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RESUMEN

En esta tesis se analizé un sistema de comunicaciéon dptico coherente 16x100 Gbps para un
estdndar futuro de Ethernet a una tasa de 1.6 Tbps sin etapa de amplificacién ni de correccién de
errores. Los 16 canales se situaron en la ventana de transmisidon donde se encuentra la menor
atenuacion de la fibra dptica, es decir, alrededor de los 1550 nm (193.4 THz). Se hicieron pruebas
para determinar el espaciamiento intercanal éptimo, quedando en 100 GHz como valor final, de
esta forma, los canales se situaron de acuerdo a la recomendacion ITU-T G.694.1, lo cual se traduce
en frecuencias centrales de los ldseres entre los 192.7 a 194.2 THz. El tipo de modulacién que se
implementd para alcanzar la velocidad de 100 Gbps por canal fue DP-QPSK, consiguiendo asi una
densidad espectral de 4 b/s/Hz, para lo cual se necesitd una tasa de 25 GBaud/s. El disefio y valores
propuestos son para una distancia maxima de 40 km, longitud acordada en el grupo de investigacion
Ethernet 802.3 para alcance extendido.

Se utilizaron valores estandar de OSNR y ancho espectral acorde a componentes disponibles en el
mercado, que son 38 dB para OSNR y 1 MHz para el ancho espectral. Sin embargo, se realizd un
estudio del impacto de estos valores en el desempefio del sistema concluyendo que estos son los
de mayor impresién en el BER. Otros valores que se establecieron de acuerdo a los componentes
fueron las pérdidas de los multiplexores de 1x16 y demultiplexores de 16x1, con montos de 6 dB
cada uno. Adicionalmente, se hizo una optimizacién del tamafio del ancho de banda de los filtros
pasabanda de tipo Gaussiano de tercer orden resultando en un minimo de 50 GHz por canal dptico.

Finalmente, se elabordé un presupuesto de potencia considerando todas las pérdidas de los
componentes con el fin de definir un minimo y un maximo de potencia por transmisor, quedando
acotada desde los-2.8 dBm (11.2 dBm en el laser) alos 10 dBm (24 dBm en el laser) por canal éptico.
El limite inferior fue establecido por las pérdidas de los dispositivos y penalidades indirectas de la
dispersion cromatica, dichas penalidades se observaron durante todas las simulaciones v,
posteriormente, se concluyé que la dispersién cromatica afecta al desfase del [dser en el transmisor
y en el receptor, de esta forma, generando una brecha de eficiencia que bien podria ser corregida
por el DSP aunque a costa de un gran tiempo de procesamiento. Por otra parte, el limite superior se
determind por la injerencia de los efectos no lineales, principalmente FWM.
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ABSTRACT

In this thesis, an analysis of a 16x100 Gbps coherent optical communication system was carried out
for a future Ethernet standard running at 1.6 Tbps with neither amplification stage nor error
correction block. All the 16 channels were placed around the window where the optical fiber
minimum attenuation is located, this is, 1550 nm (193.4 THz). Tests to determine the optimal
channel spacing were made, resulting in a final value of 100 GHz, thus all the channels were set
accordingly to ITU-T G.694.1 100-GHz recommendation, which means all the laser central
frequencies are to be in the range of 192.7-194.2 THz. In order to achieve a rate of 100 Gbps per
channel, the implemented modulation was DP-QPSK, which has a 4 b/s/Hz spectral density, so a 25
GBaud per second was needed. Ethernet 802.3 study group establishes a distance up to 40 km as
an extended reach value for optical interfaces so this design and specifications were chosen to
accomplish this.

Standard values of laser OSNR and linewidth, according to available components in the market, were
used, 38 dB and 1 MHz respectively. However, simulations were executed to measure the impact of
these variables in the performance of the system. In the end, it was concluded that they are the
most weighted when the BER is calculated. Other aspects that were defined suitably to physical
components were the losses of the 1x16 multiplexor and the 16x1 demultiplexor with amounts of 6
dB each. In addition, an optimization of the third order Gaussian filter bandwidth was accomplished,
leading to a 50-GHz bandwidth per optical channel.

Finally, a power budget was elaborated by taking into account all the losses of the components to
define a minimum and a maximum power level per transmitter, the outcome was bounded between
-2.8 dBm (11.2 dBm in the CW) and 10 dBm (24 dBm in the CW) per optical channel. The lower limit
was mainly due to losses on the devices and an indirect penalty of the chromatic dispersion, this
penalty was observed across all the simulations and, subsequently, it was deduced that chromatic
dispersion modifies the difference of the phase between the laser at the transmitter and the one at
the receiver generating a gap in efficiency. Though this gap could be corrected by digital signal
processing, the amount of time required to fix this penalty would be large enough to make the
system inoperable. In the other hand, the upper limit was determined by the nonlinear effects,
principally due to four-wave mixing.
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INTRODUCCION

I. ANTECEDENTES
La tecnologia éptica coherente lleva relativamente poco tiempo en desarrollo, sin embargo, algunas
investigaciones han arrojado resultados especialmente prometedores que han atraido interés por
su eficiencia y su baja potencia que necesita la sefial al ser recibida. Incluso se hace uso y mejora de
algoritmos de tecnologia inaldmbrica para este fin.

Articulos recientes muestran el gran campo que se abre a esta tecnologia, por ejemplo, en [1] se
aprecia un sistema 6ptico coherente con modulacién PM-QPSK en el cual se hace uso de cddigos de
correccion de errores, esto podria suponer una ventaja en cuanto a la potencia necesaria para la
sefal recibida, sin embargo, esto se traduce también en un retardo de la informacién.

Trabajos como [2] han conseguido optimizar la potencia del canal mediante un uso inteligente de
sus recursos a través de una tasa adaptiva. En [3] y [4] se va un paso adelante en cuanto al formato
de modulaciéon empleado al hacer uso de 16-QAM, alcanzando tasas de transmision de 112 y 224
Gbps respectivamente para larga distancia, aunque hace uso de cddigos de correccidn de errores.

Estudios mas recientes se enfocan a constelaciones con mayor densidad espectral, como es el caso
de [5] que propone y demuestra una constelacién 64 QAM corriendo a 21.4 GBaud por segundo. En
[6] Se logra un supercanal de 1 Tbps para larga distancia usando filtrado Nyquist y un formato de
modulacién 16-QAM.

I1. DEFINICION DEL PROBLEMA

Con el incremento exponencial del trafico de datos, especialmente debido a la demanda de un
ancho de banda ultra amplio por las aplicaciones multimedia, por ejemplo videoconferencia,
telefonia por Internet (VolP), virtualizacién por servidor, juegos masivos en linea en tiempo real,
video en demanda, el Internet de las Cosas, etc, se han vuelto muy necesarias las redes dpticas con
mayor eficiencia espectral y que operan a muy altas tasas de transmision. Se espera que la
tecnologia de Ethernet no sélo sea dominante en las redes de acceso sino también que sea la clave
en las redes metropolitanas.

Algunas de las soluciones propuestas por parte de la IEEE Task Force en meses anteriores para lograr
una tasa de 400 Gbps fueron mediante formatos tradicionales de modulacién, siendo PAM-4 el
preferido para lograr esta hazana. El primer acercamiento para tratar de conseguir la tasa de 400
Gbps fue tomando como base el anterior estandar (100 Gbps), el cual constaba de 4 canales
multiplexados en frecuencia. Cada canal haciendo uso de un formato NRZ operando a una velocidad
de 25 Gbps y posteriormente elevando a una cantidad de 16 canales de caracteristicas iguales
(16 x 25 Gbps).

La segunda propuesta, y teniendo un grado de aceptacidn mayor, consiste en multiplexar en
frecuencia 8 canales. Cada canal se basa en una modulaciéon por amplitud de pulso de 4 niveles
(PAM-4, por sus siglas en inglés) a 25 GBaud/s dando como resultado una tasa de 50 Gbps por canal.



Ambas iniciativas con la gran limitacién de conseguir una distacia de 10 km sin amplificacion o 40
km utilizando amplificadores y FEC.

Para la implantacion de sistemas con tasas del orden de 1 Tbps se necesitarian dispositivos muy
veloces de procesamiento si se conserva el esquema de deteccion directa, ademds que los efectos
no lineales tiene un mayor impacto sobre este tipo de deteccidn [7].

En tasas de orden mayor, los sistemas de comunicaciones coherentes con formatos de modulacién
multi-nivel son una buena alternativa, ya que éstos proveen una elevada eficiencia espectral, alta
sensitividad en el receptor y una potencialmente robusta tolerancia a los efectos de la dispersion
en la fibra. Comparados con la deteccién directa convencional, la cual sélo detecta la intensidad de
la luz de la sefal, los sistemas coherentes tienen la ventaja de que pueden hacer uso de la fase como
medio de transporte de la informacién. Mientras que la eficiencia espectral de formatos de
modulacion binaria es 1 bit/s/Hz/polarizacion, también llamado limite de Nyquist, los formatos de
modulacién multi-nivel con N bits de informacién por simbolo pueden alcanzar una eficiencia de N
bit/s/Hz/polarizacidn. Investigaciones recientes se enfocan en constelaciones M-PSK y M-QAM con
deteccidon coherente.

II1. OBJETIVOS
+» Realizar una propuesta para la capa fisica de un futuro estandar para Ethernet operando a
1.6 Tbps sobre fibra dptica, sin el uso de amplificadores dpticos y sin el uso de FEC con el fin
de reducir costos.
Demostrar numéricamente la factibilidad técnica del sistema propuesto.
Implemetar el sistema en un simulador de sistémas fotdnicos con gran aceptacién en la
academiay la industria.
+»+ Llevar la tecnologia de comunicaciones Optica coherente al dominio de las redes

metropolitanas.

R/
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%

IV. ESTADO DEL ARTE
Los sistemas Opticos coherentes son piezas importantes en sistemas de comunicaciones de fibra
Optica de largas distancias, ya que la ganancia de sensitividad en el receptor permite incrementar el
presupuesto de potencia en esos enlaces. Recientemente, el interés en sistemas de comunicaciones
Opticos coherentes atrajo investigaciones dirigidas principalmente a redes DWDM con tasas de
transmision ultra rapidas. Esta motivacion se debe a que el uso de amplificadores épticos en cascada
agregan ruido adicional que limita la distancia de transmision del sistema [8] [9] [10].

Investigaciones a dispositivos fisicos son practicadas con esmero en la busqueda por hacer al
sistema todavia mas eficiente, una muestra de esto se lleva a cabo en [11], en el cudl se propone,
analiza y demuestra un lazo de seguimiento de fase (PLL, por sus siglas en inglés) de segundo orden
con la finalidad que laseres monoliticos ajustables puedan ser empleados en sistemas dpticos de
deteccion coherente y, de esta forma reducir la complejidad de los elementos fisicos utilizados y
consecuentemente el costo. Para el caso del modulador, en [12] se plantea un modulador dptico



lineal que tiene la capacidad de funcionar en sistemas de comunicacién épticos coherentes en
suplencia de un modulador Mach-Zehnder exponiendo la ventaja que puede compensar la
naturaleza no lineal de este ultimo, concluyendo ser un mejor candidato en transmisores dpticos
multinivel basados en convertidores andlogico-digitales.

Por otro lado, es conocido que rumbo a una estandarizacién, la compatibilidad entre proveedores
de sistemas debe ser alto, por ello en [13] se hace un estudio de cuales son los retos a superar si se
quisiera armar un sistema funcional comprando mddulos independientes de distintos
distribuidores, el impacto en costos y claramente en el desempefio en conjunto. En este mismo
articulo se encontré que el mayor reto se encuentra en los dispositivos cercanos a la frontera del
cambio eléctrico a dptico y viceversa.

Actualmente, se realizan estudios para combatir los efectos que perjudican significativamente al
sistema. Tal el es caso de [14], donde se analiza el algoritmo propuesto por [15], que en conjunto
pretenden demostrar una técnica que permite compensar el ruido de naturaleza lineal y no lineal
en la fase de los laseres que componen un sistema coherente de comunicaciones éptico, siendo este
efecto uno de los mas complejos y dificiles de subsanar. Otra investigacidén recientemente llevada a
cabo es presentada en [16], donde se demuestra el mismo algoritmo de [15], pero con la variante
gue es utilizada en colaboracién con OFDM y propuesto para enlaces de largo alcance.

La caracteristica mas destacada acerca de la aplicacidn de estos sistemas consiste en que la sefial es
trasladada al dominio eléctrico y en banda base durante la etapa receptora debido a la naturaleza
intrinseca de la deteccidon coherente. Esto permite que el tratamiento de la sefial después de esta
conversion se logre de manera 6ptima y de una forma mas sencilla mediante un procesador digital
de sefiales (DSP).

Algoritmos para corregir efectos negativos ocurridos a la sefial durante la transmision, los cuales
también compensan en buen nivel las imperfecciones en los dispositivos fisicos del sistema y el
hardware necesario para efectuar dichos algoritmos, se encuentran en una madurez tal que hace
posible realizar el procesamiento necesario para la estimacion de la fase de la sefial aun cuando se
trata de tasas de transmisién por encima de los 100 Gbps por canal [17]. En [18] se implementa este
tipo de algoritmos con la variante de aliviar el procesado digital de sefales por medio de técnicas
efectuadas en hardware, lo cual es bastante deseable cuando se ve a futuro en tasas de decenas o
centenas de terabits por segundo.

Recientemente, publicaciones concernientes a caracteristicas extra en este tipo de sistemas se
desarrollan, ya no con la meta de corregir consecuencias de los componentes sino mas bien para
prevenir estos efectos, como es el caso de una predistorsion de la sefial eléctrica para de esta forma
actuar de manera proactiva. En el caso de [19] se hace un estudio de este tipo de predistorsiones
en sistemas OFDM y posteriormente una ecualizacién para distintas potencias del laser siendo una
gran ayuda si se quisiera implementar este tipo de técnicas para los sistemas coherentes. Otra
técnica novedosa, expuesta en [20], consiste en crear ortogonalidad entre modulaciones de canales
adyacentes disminuyendo en gran medida la interferencia entre canales.

Es evidente que la tecnologia coherente en sistemas dpticos tiene mucho futuro puesto que su
aplicacion es relativamente nueva, por lo que migrar a estos sistemas es sélo cuestion de tiempo.
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V. ESTRUCTURA DE LA TESIS
La presente tesis estd organizada en 5 capitulos.

El primer capitulo consta de una compilacién de los elementos mas importantes de un sistema de
comunicacién dptico. Este estd dividido en el bloque del transmisor, donde se agrupan los
componentes que lo conforman y a su vez se explica algunas de las técnicas para generar sefiales
con formatos avanzados de modulacién; y en la seccién del receptor, donde se expone las técnicas
de recepcidén coherentes (homodina y heterodina) y los componentes que hacen posible esta
interpretacion de las sefiales.

En el segundo capitulo se manifiestan algunos algoritmos de procesamiento digital de sefales, los
cuales se utilizan para mitigar algunos efectos nocivos que ocurren durante la transmisién en un
sistema de comunicacién éptico coherente. Ademds, se muestran los resultados obtenidos
mediante simulacién de las diferentes técnicas de tratado de la sefal asi como el método para
obtener el BER de forma estadistica. Y al final de dicha seccion, se propone un disefio de un sistema
para poder lograr una tasa de 1.6 Tbps.

En el tercer capitulo se hace una descripcién detallada de cada uno de los componentes que
conforman el disefio propuesto. Se puntualizan las caracteristicas que hacen que el sistema tenga
un caracter de estandar al seguir ciertas recomendaciones provistas por la ITU y anteriores
estandares de Ethernet. También se muestra algunos efectos nocivos de las no linealidades y como
afectan en la transmisidn a través de la fibra dptica. Adicionalmente, se muestra el resultado de la
variacion de algunos parametros con fines de encontrar el mejor valor para estos.

El cuarto capitulo resume las caracteristicas y los resultados obtenidos de las simulaciones. De igual
forma, a través de estos resultados se hace un presupuesto de potencia con el afan de delimitar un
nivel minimo de potencia en el transmisor. De forma analoga, mediante estos resultados, se marca
una potencia maxima recomendada quedando asi acotado este pardmetro. Asimismo, se analizan
otros aspectos igual de importantes para el disefio, como por ejemplo el OSNR o el ancho espectral
de los laseres.

Finalmente, en el quinto capitulo se precisa las conclusiones deducidas de los resultados, se hace
una recopilacion de los valores delimitados recomendados para el disefio del sistema de
comunicacion dptico, siempre atendiendo a conseguir el limite marcado por la IEEE de un BER de
10713; y se exhibe el posible trabajo a futuro.
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Capitulo 1: ELEMENTOS DE UN SISTEMA OPTICO DE
COMUNICACIONES

1.1 INTRODUCCION

Un sistema de comunicacion éptico consta de un transmisor y un receptor principalmente. Dentro
de la etapa receptora, encontramos diversos integrantes como la fuente éptica, el modulador,
acopladores y divisores de sefiales. Y diversos aspectos que definen qué tipo de transmisor es como
el formato de modulacién, la tasa de bits o bauds a la cudl opera, su frecuencia de trabajo y su
potencia de transmisién. De forma analoga en el extremo opuesto, el receptor consta de una serie
de dispositivos y caracteristicas como fotodetectores, divisores de sefial, filtros y etapas de
interpretacion de la informacién posteriores.

Dentro de este capitulo se exhiben y describen cada uno de las unidades que componen un sistema
de comunicacién dptico coherente. Ademds se exponen técnicas de generacién de distintos
formatos de modulacién y deteccién. De igual forma, se manifiesta los pros y contras de cada una
de estas técnicas para luego elegir la mas adecuada para resolver el problema planteado.

Una vez conocido el panorama de los sistemas dpticos, se propone de un sistema que sirve como
base de estudio del presente trabajo.

1.2 TRANSMISOR

Esta etapa es la encargada de empotrar la informacién en la onda luminosa de la mejor forma y con
la mayor eficiencia posible. Los sistemas coherentes son capaces de aprovechar la componente de
fase de la luz y por ello es necesario modular de forma diferente a como se hace con sistemas
anteriores, los cuales Unicamente variaban la intensidad luminosa.

Por un lado, al incrementar los pardmetros de la sefial a modificar, la modulacién cambia e
inevitablemente el método utilizado para acondicionarla. Se presenta a continuacion una breve
explicacion de la modulacidon directa (aplicada en la generacidn anterior de sistemas de
comunicacién épticos) y modulaciones para sistemas coherentes.

1.2.1 Modulacion Directa

Esta modulacién es empleada por sistemas de deteccion directa y es llevado a cabo mediante
Moduladores por Electro Absorcion (EAM, por sus siglas en inglés) o modulando directamente la
fuente de alimentacion de la fuente luminica.

La modulacién directa es la técnica mas sencilla de adaptar la informacién a la fuente dptica.
Consiste en aplicar la sefial de informacién a la corriente de control del laser o LED, de esta forma
el dispositivo se prende o apaga dependiendo de la cadena de bits, produciendo la llamada
modulacion OOK. Este tipo de modulacion puede ser utilizada hasta una tasa maxima de 40 Gb/s,
pero a una distancia muy reducida [21].

El principio de funcionamiento de los EAMs es aprovechar la propiedad de algunos materiales que
absorben la luz de forma proporcional al voltaje que se le aplique a dicho material. De esta manera
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se tiene un modulador de amplitud en donde la sefial de informacidn se le aplica directamente al
material. Los principales limitantes de este tipo de modulacién son los tiempos de respuesta de
subida y bajada de la fuente éptica y adicionalmente el chirp generado por este método. El chirp es
un fendmeno que produce un corrimiento de frecuencia en ciertas componentes de una seiial
Optica, lo cual causa como consecuencia dispersidon de dichas componentes mientras la onda viaja
a través de la fibra dptica.

1.2.2 Modulador Mach-Zehnder

El Modulador Mach-Zehnder (MZM) hace uso de un material conocido como Niobato de Litio
(LiNbO3), como substrato electro éptico, y un interferdometro Mach Zehnder (MZI) para lograr la
modulacion en intensidad. Dos guias de onda de titanio difuso LiNbO5 [22] [23] [24] conforman los
dos brazos del interferdmetro, tal como se muestra en la Figura 1.1. El indice de refraccién de este
tipo de materiales puede ser modificado aplicando un voltaje DC externo. En ausencia de voltaje
externo, los cambios de fase de los campos dpticos de ambos brazos permanecen idénticos, lo que
da lugar a una interferencia constructiva.

El cambio de fase en alguno de los brazos producido por la aplicacidon de un voltaje no nulo cambia
esta naturaleza de interferencia constructiva en destructiva gradualmente con lo cual se reduce la
intensidad transmitida. El punto de desfase maximo entre los dos brazos ocurre cuando sus campos
eléctricos tienen una diferencia de fase de 180° o, con lo cual se consigue la minima potencia
emitida o en el mejor de los casos que no se emita luz alguna, ya que ocurre una interferencia
totalmente destructiva. De este modo, el tren de bits de la informacidn aplicado a los brazos del
interferdmetro Mach Zehnder da como resultado su equivalente en el dominio dptico [25].

Figura 1.1 Configuracion de un MZM [25]

La configuracién ya mencionada necesita que la sefial de informacién sea alimentada en cada uno
de los contactos de los brazo del MZI con lo cual varia la fase y posteriormente la amplitud al ocurrir
la interferencia al volver a unir los dos caminos dpticos. La amplitud de la sefial de modulacién con
la cual se alimenta el MZM debe de ser V; (voltaje DC necesario para desfasar la sefial en 180° o
T radianes), y varia entre 3V a 6V, pero depende del material de elaboracién, ya que el substrato
del MZM puede ser implementado en niobato de Litio (LiNbO3), Arseniuro de Galio (GaAs) o
Fosfato de Indio (InP) [25].

La ecuacién de la funcion de transferencia de campo del MZM estd dada por:
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Epue 1, . .
=_ (eJe1(®) 4 pJo2(t)
E, 2 ( ) 1.1
Donde ¢, ¥ ¢, son los desfases que ocurren en los brazos del MZM. Para obtener un desfase de m,
el voltaje de alimentacion suministrado en los contactos deben de ser V4 y V,. De esta forma la
variacion en la fase de la seiial depende de umbral de V;; y del voltaje de modulacién que se expresa
como [25]:

w® | w®
v, P 7 12

P1(t) =

Donde u;(t) y u,(t) son los voltajes de DC que pueden ser aplicados a los contactos del MZM para
conseguir los desfases deseados estando acotados de —V;, < uy (t), u,(t) < V.

Cuando el MZM se opera de forma push-push, lo que significa que hay un desfase idéntico en ambos
brazos, esto es ¢,(t) = @,(t) = @(t) y por consiguiente los voltajes de alimentacion y V; son
iguales u; (t) = uy(t) = u(t) y Vyq = Vg = Vg, se consigue una modulacion solamente en fase.
En otro caso, cuando un brazo tiene un desfase negativo con respecto al otro ¢; = —¢, con

MOESHOESS

consigue una modulaciéon en amplitud sin chirp. Las expresiones para los campos vienen entonces
dadas por:

YV Vi1 = Vi = Vi, el MZM se dice que es operado en modo push-pull y se

Eput(t) = Ein(t) cos (MLMU)>

£ (t u(t)
Donde 4@y zu (t) = uy (t) — u,(t) = 2¢4(t) es la diferencia de fase inducida entre los campos del
brazo superior e inferior del MZM. Al elevar la expresidon anterior al cuadrado, la funcién de
transferencia de la potencia del MZM es [25]:

Pt 1 1 1 1 u(t)
=—+= A t))==+= —
P 2 20 (gmn(®) =5 +3 cos A 1.4

Es importante hacer notar que u(t) esta definida en funcién de V,;, ya que, cuando u(t) = V, ocurre
un desfase de m en la sefial modulada, asi como un cambio de fase de m en la funcién de
transferencia de potencia del MZM operado en modo push-pull [25].

El punto de operacién de un MZM se expresa por medio de la Figura 1.2 y las ecuaciones 1.1y 1.4,
las cuales contiene la funcion de transferencia del campo y de la potencia del MZM.



Figura 1.2 Funcion de transferencia de un MZM. Del lado izquierdo se muestra operando en el
punto de cuadratura mientras que del lado derecho se muestra funcion en el punto de
minima transmision [25].

Para lograr una modulacidon en amplitud, el MZM debe ser operado en el punto de cuadratura
(Figura 1.2 del lado izquierdo) con un voltaje DC de sesgo de — % y un voltaje de modulacién V;; pico

a pico, tal y como se muestra en la parte izquierda de la Figura 1.2. En otro caso, cuando el MZM se
opera en el punto de minima transmisién con un voltaje DC de sesgo de —V}; y un nivel de voltaje
de modulacién pico a pico de 2V, un salto de fase de 180° ocurre al cruzar el punto de minima
transmisién. De este modo, el MZM puede ser empleado como un modulador binario de fase y
adicionalmente como modulador de la amplitud en cada brazo del MZM [25].

El principio de modulacion de fase y amplitud del MZM es utilizado como pieza fundamental del
transmisor del sistema de comunicacién dptico coherente. La versatilidad del MZM es tal, que
existen diversas configuraciones que permiten lograr un balance entre complejidad y costo.

1.2.3 Modulador IQ

Un modulador 1Q se refiere al dispositivo que logra una modulaciéon éptica en fase y amplitud en el
plano complejo o plano IQ, de ahi su nombre. El hecho de aprovechar el mapa completo incrementa
sustancialmente la capacidad espectral de la sefial modulada, siendo esto un paso hacia un mejor
aprovechamiento del sistema dptico.

En principio, con el modulador MZM de fase y amplitud en el punto de minima transmision
podriamos alcanzar cualquier punto en el eje | del plano 1Q (o complejo)que se muestra la Figura
1.3, lo cual duplica la eficiencia espectral de cualquier modulacién de amplitud multinivel.



Figura 1.3 Puntos a lo largo del eje | y Q.

Un desfase de 90° hace que los puntos del eje | (In-phase) se muevan al eje Q (Quadrature). Este
principio representa la base de operacion de un modulador IQ.

A continuacidn se presentan dos configuraciones utilizando MZMs para obtener diferentes tipos de
modulaciones en el plano IQ. Cada una posee ventajas en la forma de como consiguen obtener los
puntos en el plano complejo.

1.2.3.2 Configuracion Doble MZM con tinica entrada

Este modulador éptico 1Q estd compuesto por un modulador de fase (PM) y dos MZM de una sola
entrada de control de voltaje, tal y como se muestra en la Figura 1.4. Normalmente se encuentra de
forma integrada. En la Figura 1.4 se muestra que la luz de entrada se divide entre los dos brazos, los
cuales toman el nombre de brazo /'y Q respectivamente.

Figura 1.4 Diagrama de un transmisor 1Q (Derecha) y el plano complejo I-Q

En la primera forma en que se puede configurar el modulador 1Q, en ambos lados la modulacién de
amplitud del campo 6ptico se lleva a cabo por los moduladores Mach-Zehnder que son operados en
modo push-pull en el punto de minima transmision. Adicionalmente, se le agrega un desfase de 90°

s s . . ..
(o 5) a un brazo a través del PM. En consecuencia, cualquier punto de la constelacién en el plano I-
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Q puede ser alcanzado después de volver a combinar la luz de ambas ramas [25]. La diferencia de
fase inducida en ambos brazos esta dada por:

w® g, Z%e®

Ag, = , =
(pI Vn; n gDQ VTL’ T 15

donde u,(t) y uq (t) son los voltajes de control de los brazos | y Q respectivamente, los cudles estan
acotados dentro de [V, V]

Despreciando las pérdidas de insercidn y estableciendo el voltaje del PM en upy = — 7" para lograr

el desfase de 90°, la funcion de trasferencia del campo estd expresada por:

Eouc(t) 1 (A(pl(t)> ny ECOS (A¢Q(t)>

E.0) 2\ 2 I3 2

1.6

De esta forma el modulador IQ realiza la modulacién en amplitud a;qu (t) y fase @;ou (t) y pueden
ser calculadas por las siguientes expresiones:

E,. 1
aom(t) = Eint((tt)) =3 cos? <u2,](/;) n> + cos? <uZQ—IZ) n> 17
@Qrom(t) = arg [cos (uzll(/,? n) ,COS <uZQ—IZ) n>] 18

En la operacién, arg[1, @] denota el calculo de un valor de un dngulo complejo proveniente de las
partes real e imaginaria en el intervalo entre —my m.

1.2.3.3 Configuracion MZM tinico de doble entrada

La segunda configuracién en que puede lograrse modulacion 1Q tiene como base un Modulador
Mach-Zehnder de doble entrada de control que, a diferencia del MZM de una sola entrada, se
pueden modular las amplitudes y fases en ambos caminos de un mismo MZM. Esto simplifica en
buen grado el disefo del sistema transmisor, ya que, ahora no es necesario que el transmisor haga
la componente | separada de la componente Q y luego volverlas a juntar, sino que ahora se realiza
todo desde un mismo MZM.

Laser l W

#Z —h—(i}——»

Figura 1.5 Estructura bdsica de un MZM de doble entrada con dos moduladores de fase en un
MZM [26].

La Figura 1.5 muestra un MZM de doble entrada, que consiste en dos moduladores de fase que
pueden ser generados independientemente. Este MZM puede ser fabricado usando diferentes
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materiales, siendo LiNbO5 el mas popular. En la estructura de doble entrada el chirp del modulador
es ajustable [26].

Asumiendo por simplicidad un estado estable de operacién, si los dos caminos dpticos tienen
voltajes de alimentacidn independientes de V; y V, y una entrada de campo eléctrico E;, el campo
de salida estaria dado por la siguiente ecuacién [26]:

Ei| jjin R
=—le'Va Vr
E, > [e +e 19

Como ya se habia mencionado con anterioridad, el caso mas trivial es cuando V; = V, y funcionaria
como un simple modulador de fase y amplitud en el eje I. Escogiendo los valores de V; y V,
adecuadamente, cualquier punto en el plano IQ puede alcanzarse. La relacion de entrada y salida
de la ecuacion anterior puede ser reescrita en la forma normalizada:

_ Tmax ¢ jo, _ i
Bp = =~ (e/%1 —el?2) 1.10

V. v s . . .
Donde ¢; = T[V—1,‘ y ¢, = T[V—2+T[. El campo eléctrico de salida E, es la diferencia de los dos
s T

vectores dentro del circulo que posee una circunferencia de Tm% El MZM se opera en el punto de
minima transmisidn o punto nulo, y el maximo del campo eléctrico tiene una amplitud de 75,4,
cuando V; =V, o cuando ¢, o ¢, son fases separadas por . De esta forma, la anterior ecuacidn se
convierte en una representacién geométrica de la operacion del MZM de doble entrada con dos
moduladores de fase independientes [26].

Si se asume una sefal de constelacién M-aria, donde se definen M puntos en el plano IQ siendo
M = 2% y siendo k el nimero de bits por simbolo; puede ser representada como numeros
complejos:

s;=nel%, >0, 0<6;<2m, i=0,.,M—1

Con una amplitud mdaxima de:

Tmax = Max{ro, 7y, ., -1} 111
Y con dos fases:
pin =06 +cos‘1( il )
n-o Tomaux 1.12
biz =0 —cos_1< L )+n
2 Tonax 1.13
Se obtiene
5p = K (o _ oidir)
¢ 2 1.14



Figura 1.6 Representacion grdfica de la obtencion de los vectores r; [26].

La Figura 1.6 nos muestra los dos nimeros complejos de (1/2)7;,,4,e2/?i como dos vectores con
fase +¢;. El nimero real r; esta dado por r; =(1/2)1q€ Pi+ (1/2)7qe /%t 0 escrito de otra
forma:

. 1 .
. —0;
Ty = =Tmaxe’ ¥ _Er axel T e)

2 1.15

Este procedimiento permite generar todos los puntos de la constelacidn.

La Figura 1.7 representa la generacién de la constelacion M-aria en cuadratura donde M = 16, mas
comunmente conocida como 16-QAM, ademas de las fases necesarias para que el MZM de doble
entrada pueda generar los puntos de esta modulacion. Los puntos de la constelacidn se separan en
diferentes graficas para poder visualizarlo de una manera mas clara. En la Figura 1.7(a) podemos
apreciar la constelacion completa mientras que en los incisos (b), (c) y (d) se muestran los
correspondientes ¢;; v ¢;» para generar dicha constelacién. Los puntos vacios y sélidos
denotang;; y ¢;,, respectivamente. La Figura 1.7(b) da la sefial QPSK con la maxima amplitud
(Tmax)- El inciso (c) da como resultado la sefial 8PSK de la sefial (circulo medio de Figura 1.7(a)),
mientras que el inciso (d) genera los puntos de la circunferencia interior QPSK [26].



Figura 1.7 Constelacion 16-QAM(a). La forma de generarla es a partir de (b) que contiene los
vectores pertenecientes a los 4 puntos mds alejados (a); (c) que constituye los vectores
requeridos para el circulo intermedio de (a); y (d) que representa las coordenadas de los
4 puntos mds cercanos al origen [26].

Como podemos apreciar en la Figura 1.7, para generar una constelacién 16-QAM usando un MZM
de doble entrada es necesaria una sefial de alimentacién de 16 niveles y de esta forma la electrénica
para generar dichas sefiales se vuelve muy complicada. Comparada con la arquitectura del MZM de
una entrada con el PM en un brazo del MZIl, donde para generar una constelacion similar se
requieren 4 niveles de voltaje de alimentacidn, este esquema simplifica el disefio del transmisor al
costo de incrementar la complejidad de los circuitos electrénicos [26].

Para la generacidn de sefiales QPSK con un MZM de doble entrada, el caso mas sencillo es con la
configuraciéon push-push y utilizdndolo como un modulador de fase. Para ello se requieren cuatro
niveles de voltaje que controlen el desfase aunque practicamente se deben de reducir el nimero
de estos niveles.

Figura 1.8 Constelacién QPSK (a), y su posible generacién basada en cuatro (b), dos (c) y tres
(d) niveles de voltaje de control de fase del MZM de doble entrada [26].

En la Figura 1.8(a) se puede apreciar la constelacién QPSK. La primera forma de generarla es a través

~ . . m 3m 5m 7w .
de una sefal de 4 niveles de voltaje controladoras de fase (Z’T’T yT) cuando ¢, y ¢, estan

separadas por 1T, como se requiere la reduccion de niveles de voltaje este caso no es conveniente.

El segundo método se muestra en el inciso (c) que hace uso de solamente dos niveles de voltaje en
las entradas del MZM de doble entrada. Sin embargo, este disefio tiene pérdidas mas altas con
respecto a los demas disefos, segun [26]. El inciso (d) muestra la posible generacién a partir de una
sefial de tres niveles para generar completamente la constelacién QPSK.

El didmetro del circulo en el inciso (b) es de la mitad de amplitud que los demds, ahorrando asi la
mitad de la potencia en las entradas del MZM para generar un campo eléctrico de salida del mismo
tamanio. En otras palabras (b) tiene una ganancia de 3 dB con respecto a (c) y (d) [26].



1.3 RECEPTOR

En el extremo opuesto del transmisor, se encuentra el dispositivo que tiene el trabajo mas
complicado: recibir la sefial con todos los fenédmenos y efectos perjudiciales colectados durante su
trayecto en la fibra dptica, y extraer la informacion original con la mejor precisién posible. En los
sistemas 6pticos coherentes, la parte receptora es donde se encuentra la verdadera condicidn que
hace la diferencia con respecto al modelo tradicional de sistemas épticos. Para poner en contraste
ambos esquemas, se comentara brevemente en que consiste la recepcién directa para luego
explicar a detalle en que consiste la recepcién coherente para formatos avanzados de modulacion.

1.3.1 Recepcion Directa

Este tipo de receptores son los mas simples en disefio. No es necesario algun tipo de control de fase
o frecuencia sino que se basa totalmente en la intensidad del campo dptico de la sefial, el cual es
detectado por un simple fotodiodo. De esta manera la modulacién multinivel de amplitud pareceria
ser la Unica que se podria adaptar a este tipo de receptor, sin embargo, a través de dispositivos
Opticos adicionales se puede lograr que modulaciones con variaciones en la fase puedan ser
detectadas de una manera eficiente [25].

1.3.1.1 Funcionamiento de un receptor coherente

La recepcidén directa sélo consigue detectar intensidades en la sefial a través de un fotodiodo, ya
que éste inevitablemente elimina las componentes de fase al momento que recibe la luz. Una
manera de cumplir con el cometido de medir la fase es agregando un dispositivo antes que la
componente fasorial sea eliminada y es por medio de un Interferémetro de Linea de Retraso (DLI,
por sus siglas en inglés). Sabiendo que la luz dentro del DLI se divide en dos caminos épticos, se
puede crear una dependencia entre simbolos si a un camino se le retrasa la duracién del mismo,
aplicando un voltaje de DC en los contactos del DLI. Ya que un camino dptico esta retrasado por un
periodo de simbolo (Ts), se logra la dependencia intersimbdlica y cuando ambos caminos 6pticos
se vuelven a unir se logra también una dependencia de fase entre simbolos, resultando en un tipo
de interferencia, ya sea constructiva o destructiva. De esta manera la diferencia de fase, a través de
la interferencia, se traduce en cambios de intensidad que son facilmente detectados por un
fotodiodo. Este tipo de deteccién también se extiende a constelaciones QAM de tipo estrella o
circular, ya que se mantiene un nivel constante de intensidad y lo que se varia es la fase del haz de
luz.

Figura 1.9 Receptor IQ basado en deteccion directa con 2 DLI [25].
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La Figura 1.9 muestra la arquitectura de un receptor 1Q, los 2 DLI son suficientes para detectar los
cambios de fase entre simbolos, caracteristica que lo hace suficiente para una modulacién basada
en el tipo DPSK. En cambio, para una constelacidn en estrella QAM donde la intensidad puede variar
entre simbolos ademds de su propia fase, se hace evidente agregar una etapa de deteccién de
intensidad para poder diferenciar correctamente.

La soluciéon para detectar cambios de fase por medio de |la deteccién directa es favorable desde el
punto de vista econdmico; sin embargo, si se requiere alcanzar distancias mayores a 2 km con una
tasa de error de bit (BER) por debajo de 10™13 se vuelve necesario otro tipo de tecnologia.

1.3.2 Recepcion Coherente

En este tipo de receptores todos los elementos del campo dptico (amplitud, frecuencia, fase y
polarizacidn) de la sefial transmitida se recuperan y se transfieren al dominio eléctrico. Esto tiene
una ventaja frente a la recepcidon completamente dptica y es que al pasar al dominio eléctrico aligera
la complejidad y costo de los componentes. Por otra parte, la deteccién coherente no solo amplia
la disponibilidad de los componentes al pasar del campo dptico al eléctrico sino que también aligera
el control de las demds componentes [25].

En un receptor coherente se conoce la frecuencia de la sefial que se transmite desde un principio y
se aprovecha esta condicidon de tal manera que su espectro se puede recorrer a la frecuencia
deseada dependiendo de la diferencia de frecuencia entre la portadora dptica y la del Oscilador
Local (LO, por sus siglas en inglés). El LO es un laser cuyas propiedades, como su nivel de OSNR, que
es la relacidn de potencia éptica entre la sefial y el ruido circundante; fase y ancho espectral se trata
gue sean lo mas parecido a las del laser del transmisor. Si la frecuencia del LO es la misma que la de
la sefial luminica se habla entonces de un tipo de deteccidn coherente homodina, cualquier otra
frecuencia que se elija para el LO resultara en un modo de recepcién heterodina.

Para la deteccidn heterodina, existe una diferencia en la frecuencia y de esta forma la seiial
resultante cae en una region de frecuencia intermedia (IF) en el dominio eléctrico y en principio el
procesamiento se debe llevar a cabo en esta regidn. Por otra parte, en la deteccién homodina no
hay diferencia de frecuencia entre las dos sefales, lo que da como resultado una sefial en banda
base en el dominio eléctrico. Ambos casos requieren un control en el LO para contener las
variaciones de frecuencia que pudiera haber [27].

1.3.2.1 Arquitectura de Recepcion Coherente Bdsica

La arquitectura bdsica de un receptor coherente se muestra en la Figura 1.10. Consta de un LO vy la
sefial dptica de informacion conectados a un acoplador de 3 dB. Las salidas del acoplador se
incorporan a un Fotodetector Balanceado (BD, por sus siglas en inglés) que tiene la funcidn principal
de eliminar el exceso de ruido que inserta el oscilador local y también de mitigar la potencia de ruido
termal.

El termino de Fotodetector Balanceado o simplemente Detector Balanceado toma su nombre del
hecho que las sefiales que llegan en ambos fotodiodos son restados y el resultado es una cantidad
que es necesaria para generar un balance entre ambas sefiales. Este mddulo puede ser
implementado a través de un divisor de haz y posteriormente detectar las sefiales que son
coherentes en el BD. Esto nos ayudara a determinar la diferencia en fase con variaciones en
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intensidad, ya que al realizar la suma, se obtiene una diferencia inherente de fase entre las sefiales
[28].

Figura 1.10 Arquitectura bdsica de un receptor dptico coherente con un detector balanceado [25].

Su funcionamiento y arquitectura son similares a aquellos receptores con deteccion directa, ya que,
se traducen los cambios de fase en variaciones de intensidad para que los dispositivos que son
capaces de medir la sefial éptica, los cuales tienen la gran limitante de no poder detectar la fase
directamente, sean capaces de notar dichos cambios. El punto clave del disefio de un receptor
coherente se encuentra en la premisa de implementar el oscilador local, puesto que cumple la
funcién de hacer que la sefial cambie de la frecuencia de la luz (= 194 THz para 1550nm) a una
menor (banda base en el mejor de los casos) y en el dominio eléctrico, de modo que los dispositivos
electrénicos pueden operar sin problemas.

En el caso de la deteccidn heterodina, el cambio a una frecuencia intermedia (IF, por sus siglas en
inglés) y su posterior cambio a banda base o en el caso de la homodina, el inmediato traslado a
banda base; no elimina o altera de forma alguna la informacién que pudiera haber en cualquier
componente de su campo. La conservacidn de variaciones en la fase, intensidad, frecuencia y
polarizacidn son de vital importancia, ya que dependiendo de la modulacién utilizada, cada una
podria llevar informacion.

La base de la recepcidn coherente estd en tomar el producto de los campos eléctricos de la sefial
modulada y del oscilador local [29]. Sea la sefial recibida(S) y la del oscilador local (LO):

Es(t) = As(D)e/@st 1.16

Epo(t) = Apo(t)el Lot 1.17
donde:
A es la amplitud compleja de la sefial recibida
ws es la frecuencia angular
Aj o es la amplitud constante del LO
wpo €s la frecuencia angular del LO

Las amplitudes complejas estan relacionadas con las potencias de la sefales por [29]:
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p. = 1.18
$ 2
|ALo 2
Po = . 1.19

Haciendo uso de la arquitectura que se muestra en la Figura 1.10 entonces las sefiales incidentes en
los fotodiodos son expresadas por [29]:

1
E, = —(E; + ELp) 1.20
1 \/z S LO
1
E,=—(E,—E 1.21
2 \/E( N LO)

A la salida de los fotodetectores, las funciones que desriben la corriente estan acotadas por [29]:

A.()el@st + A, (t)el@ot) ™
IlzR[Re{ s(t) Lo () }]

V2

R 1.22
=5 [Ps(t) + Pro + 24/ Ps(t)Pp cos(wipt + 05(t) — 9L0)]
I, =R [Re {AS(t)ejwst - ALo(t)ejwwt}]ms
2 V2
1.23

R
=2 |P(®) + PLo = 2/ R (6)Pro cos(wipt + 6,(8) — 6,0)]

donde 'ms’ significa el cuadrado medio con respecto a la frecuencia éptica.

wir = |ws — wy| es conocida como una frecuencia intermedia (w;r = 0, para el caso homodino).
R es la responsividad de los fotodiodos.

05 y 6,0 son las fases de la sefial recibida y la del oscilador local, respectivamente.

La salida del detector balanceado viene dado por la ecuaciéon 1.24 [29]:

1(t) = 1,(t) — I,(t) = 2R\ Ps(t)Ppp cos(wpt + B5(t) — O10) 1.24

1.3.2.2 Hibrido 90° de 2x4

Este componente es una pieza clave de los receptores épticos para modulaciones de alto orden, ya
que hace posible la deteccién de los componentes | (In-Phase) y Q (Quadrature) de la sefial dptica.
Se emplea en los receptores coherentes en la superposicion de la seial de luz y la luz de un LO.

Este dispositivo posee la caracteristica de tener dos entradas para sefiales dpticas y en sus 4 salidas
una combinacion de ambas, aunque difiriendo en fase una con respecto a la otra en 0°, 90°, 180° y
270°. El nombre de Hibrido 90° de 2x4 se acufia del hecho que las sefiales se encuentren separadas
por multiplos de 90° y que existan dos entradas por cuatro salidas. Estas salidas se aprovechan para
hacer una eficiente medicién de la fase de la sefial dptica.
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Suponiendo que se tienen dos sefiales a las entradas del hibrido que cumplen con las siguientes
ecuaciones [25]:

Ein1(6) = |Eima ()] €791 Eppy () = |Eina(t)| /928 1.25

Entonces las salidas (n=0, 1, 2, 3) obedeceran la siguiente expresidn [25]:

Pout n(t) = Poutn(t) Pgutn(t)

1 1 1 1.26
=2 |Eina ()% + Z |Ein2 (01 + > |Ein1 (O]|Ein2 ()] - cos[¢p; — ¢, —n - 90°]

Se puede notar que las senales de salidas adyacentes se encuentran en cuadratura y las salidas
restantes se pueden ocupar para emplear la deteccidon balanceada siendo este el principio
fundamental de la arquitectura con Hibrido 90° de 2x4 [25].

1.3.2.3 Arquitectura con Hibrido 90° de 2x4

La arquitectura que se muestra en la Figura 1.11 es bastante similar a la de deteccion directa con la
diferencia de la entrada del LO, que representa una deteccién heterodina u homodina, lo que
provoca un cambio en la frecuencia de las sefiales In-phase y Quadrature. Una vez hecha la
traslacion de frecuencia es posible tratarla de manera electrénica completamente y de esta manera
reducir costos y complejidad al receptor [28].

Figura 1.11 Interfaz de cuadratura dptica para deteccion coherente de componentes |y Q [25].

La sefial de informacidn se hace incidir en una entrada del Hibrido mientras que la sefal del LO se
introduce por la segunda entrada. Las sefiales combinadas de salida son aprovechadas por los
detectores balanceados (BD, por sus siglas en inglés) asi como se ilustra en la Figura 1.11. Las salidas
Eput 1(t) ¥ Eoyue 3(t), cuyos desfases son 0° y 180° respectivamente, son llevadas al primer
fotodetector balanceado de manera que al realizar la suma de ambas da como resultado un nivel
de intensidad que corresponde directamente al eje / dentro del plano complejo.

De manera analoga al tomar las salidas que sobran E,,;5(t) y Eyyur4(t), cuyos angulos de
disentimiento son 90° y 270°, se puede obtener la componente del eje Q, ya que esta en cuadratura
con el otro par de salidas.
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1.3.2.3.2 Diversidad en Polarizacion

Esta particularidad de aprovechar la componente de polarizacion para incrementar la eficiencia
espectral no es nueva, aunque en comunicaciones épticas no se consigue tan facilmente debido a
gue ocurre un tipo de dispersidon por polarizacidon que repercute en el BER de manera directa.

Sin embargo, cabe destacar que si es posible realizar esta diversidad en polarizacién sin que afecte
en gran medida el disefio de los receptores. La modificacidn que se tendria que realizar es insertar
un divisor de polarizacidn (PBS, por sus siglas en inglés) para cada fuente luminica y duplicando el
modelo del receptor coherente para cada componente de polarizacién.

Figura 1.12 Diversidad de polarizacion [28].

Para ello se manda informacién de modulacién independiente sobre una componente de
polarizacién, por ejemplo, polarizacidn vertical. Al mismo tiempo se envia informacién por la
polarizacidon horizontal sin que deba de tener alguna relaciéon con la otra componente. Esta
duplicacién en el canal duplica a su vez la eficiencia espectral. Aunque al costo de una doble
modulacién y una doble recepcion.

En el lado del receptor se separa la polarizacién y se procesa por separado. Una alternativa es la
mostrada en la Figura 1.12, donde hay una red de combinacion que analiza las unidades | y Q de
ambas polarizaciones y genera una mezcla de ambas que un DSP puede interpretar y recuperar los
datos [28].

1.3.3 Recepcién Optica Heterodina

Este tipo de deteccién fue originalmente desarrollada en el campo de las ondas de radio y
microondas, en el cual una sefal débil recibida es mezclada con un LO considerablemente mas
fuerte. El mezclado se realizaba en un dispositivo no-lineal como un rectificador y el resultado de la
mezcla era detectado después de que hubiera pasado por filtros para quitar las componentes de
frecuencia de LO y la seiial de informacidn original.

La deteccién dptica heterodina se basa en el mismo principio, solo que en el régimen dptico no
existe un dispositivo no-lineal andlogo al de las comunicaciones inaldmbricas que haga el mezclado
de sefiales. Lo que se utiliza cominmente es un divisor de seiial, ya sea un cristal con 50% de indice
de reflexion o con acopladores de 3 dB. La sefial de informacién y del LO son entonces coherentes
al llevar la misma direccidn y se hacen incidir en un fotodiodo.

La corriente resultante del fotodiodo es proporcional al cuadrado de la amplitud del campo
eléctrico. Si la potencia de la sefial y del LO son constantes la corriente del fotodiodo tendra dos
componentes:
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La parte constante (DC) serd correspondiente a la suma de potencias de las sefiales dpticas.

La parte oscilante con la diferente frecuencia tendrd una amplitud proporcional al producto de la
amplitud del campo eléctrico de la sefial y del LO.

Cualquiera de estas componentes puede ser aislada para procesarse independientemente a través
de métodos electrénicos. En el escenario de una sefial recibida débil y una sefial de LO fuerte, que
es el caso mas comun, se obtiene una ganancia con respecto a la deteccion directa sin tener una
etapa de amplificacién.

La frecuencia de la sefial de informacién y la del LO se escogen para que sean diferentes, como
consecuencia la informacién de la sefial dptica es transferida a una portadora eléctrica en una
frecuencia intermedia (IF) que corresponde a la diferencia de frecuencia entre ambas sefiales. Esta
diferencia debe ser al menos igual al ancho de banda de la sefial de informacién para que no haya
pérdida de datos al procesar la sefal [25].

La deteccion homodina ofrece una mejora de 3 dB de sensitividad en el receptor, lo que pareciera
hacerla mds atractiva a la hora de elegir un método en especifico, sin embargo es mucho mds
complejo de implementar en la préctica [28].

El desarrollo matematico es el mismo que el de la recepcidon coherente (ecuaciones 1.16-1.24).

Quedando como expresion final I(t) = I;(t) — I,(t) = 2R/ P;(t) P cos(w;rt + 65(t) — O010)
[29].

1.3.4 Recepcién Optica Homodina

En la deteccion homodina, se busca igualar la frecuencia de la portadora de la seial luminosa de
informacidny la del LO de manera que el espectro dptico sea directamente trasladado a banda base
eléctrica. El mayor reto de este tipo de deteccion es la correcta sincronizacion de frecuencia y fase
de ambas sefiales [25].

Esta técnica es sensible a cambios de fase en el sentido en que la potencia de la sefial homodina
depende de la diferencia de fase que haya entre aquellas con que fue alimentado el sistema. La
potencia puede ser maxima cuando no haya desfase alguno, en caso contrario, cuando tienen una
diferencia maxima (180°) dicha potencia llega a ser casi 0. La razén de que no llegue completamente
a un estado de potencia nula se debe en gran medida a componentes de ruido provenientes del LO
y de la sefial recibida.

El principal inconveniente que se encuentra al momento de tratar de implementar la deteccion
homodina es el control que debe de aplicarse al LO para mantener su frecuencia idéntica a la de la
portadora Optica. En primer lugar, al no ser completamente idénticos los laseres, existe
ineludiblemente una diferencia en su frecuencia central de trabajo siempre presente que puede ser
compensada en la instalacion del sistema. En segundo término, se tiene que la vida util de los
componentes es pieza fundamental cuando de precision se trata, ya que como es bien sabido, en
con el paso del tiempo los componentes como los filtros, amplificadores y, principalmente, los
laseres o diodos laser van envejeciendo. En consecuencia, suceden alteraciones en sus parametros
de funcionamiento que repercuten de manera diferente en el sistema. En este caso una desviacién
en su frecuencia central de trabajo provocaria que el indice BER aumentara progresivamente hasta
un punto donde podria hacer al conjunto inoperable. Incluso el ambiente juega un papel importante
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cuando de control de estos pardmetros se trata, ya que ningun dispositivo electrénico es
completamente independiente condiciones climaticas como el calor, la humedad, etc.

Técnicas de igualacién de frecuencia entre la seial recibida y la del LO permiten lidiar con posibles
cambios entre estas, pero no es tan sencillo de implementarlas y el hecho de realizar una igualacién
de frecuencias adaptiva incrementa la complejidad del receptor tanto en su costo como en su
rentabilidad [25].

La deteccidn 6ptica homodina requiere que la fase de la frecuencia de la seial recibida coincida con
la del LO. En primer término, esta deteccién coherente nos da una alta sensitividad, lo cual significa
gue se necesita de menor cantidad de intensidad luminica para poder obtener una buena recepcion.
La implementacién de este sistema normalmente requeriria un Lazo de Seguimiento de Fase Optico
(OPLL, por sus siglas en inglés) que tiene la funcién de combatir los posibles cambios en las
frecuencias de trabajo [27].

Un modulador es excitado por la salida del oscilador controlado por voltaje para el cual la frecuencia
es determinada por el voltaje de la salida del filtro pasa-banda electrénico que cumple el nivel de
voltaje requerido para el modulador. La frecuencia del LO usualmente se fija en la region tal que la
diferencia de frecuencia respecto a la sefial portadora recibida caiga dentro de la frecuencia de
trabajo del filtro pasa-banda. Cuando la diferencia de fase es cero, no hay nivel de voltaje alguno en
la salida del filtro de salida y como consecuencia el OPLL alcanza por fin un estado estable [27].

El ancho de banda del modulador éptico es importante, ya que, se podria extender el rango entre
ambas portadoras dpticas. Cualquier diferencia entre la frecuencia del LO y la portadora es
detectado y filtrado con un filtro pasa-bajos [27].

Finalmente, la recepcion homodina no tiene frecuencia intermedia por lo que la expresidon 1.24
queda reducida en principio a [29]:

I(t) = I,(t) — I,(t) = 2Ry Ps(t)Pp cos(5(t) — 6.0) 1.27

Para detectar las componentes I y Q de la sefial es necesario utilizar el Hibrido 90° de 2x4, tomando
la salida 1 y 3 para la componente I y la salida 2 y 4 para la componente 9, como se habia
mencionado con anterioridad. Siendo asi, las salidas estarian dadas por [29]:

E, = %(ES +ELp) 1.28
E, = %(ES —ELo) 1.29
Es = %(ES +JjELo) 1.30
Ey = %(Es —JjELo) 131

Las salidas de los detectores balanceados después del hibrido 90° de 2x4 obedeceria la siguiente
ecuacion [29]:
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I (t) = 11 (t) = I;2(t) = Ry Ps(t)Ppo cos(Bs(t) — b10) 1.32

Lo(t) = 1p1(t) — Ig2(t) = Ry Ps(t)Pro sen(Bs(t) — 010) 1.33

1.4 PROPUESTA PRELIMINAR DEL SISTEMA OPTICO COHERENTE

Teniendo en cuenta la exposicién anterior en que se describen los transceptores coherentes, se
propuso un sistema base para el sistema de que trata este trabajo. Las caracteristicas generales
del transmisor son:

1. Se utilizan dos MZM con punto de minima transmisién con un voltaje pico a pico de 2V}, siendo
de esta forma que se puedan alcanzar todos los puntos requeridos dentro de la constelacion /Q.

2. Siendo que se ocupan dos MZM el tipo de modulador IQ empleado obedece a la configuracion
‘Doble MZM con Unica entrada’, tal como se muestra en la Figura 1.4. Se ha descartado la
configuracion ‘MZM Unico de doble entrada’ por el hecho que las sefiales requeridas para controlar
los cambios en la sefial de acuerdo a la informacidon son muy complejas de generar, lo que requeriria
una etapa electrénica extra para poder proveerlas de forma precisa.

3. Se acomodaron 16 transmisores, uno por canal, que trabajaran a 100 Gbps individualmente.
Hacen uso de una modulacién QPSK con diversidad en polarizacidon para aprovechar mejor las
propiedades de la sefial. Sus longitudes de onda estan situadas alrededor de los 1550 nm.

El medio de propagacion de las sefiales es una fibra éptica monomodo (SMF, por sus siglas en inglés).
e L dB . '
Sus caracteristicas incluyen el poseer una atenuacion de 0.23 P Aunque existen algunas fibras que

tienen pérdidas por kildmetro menores, el tomar en cuenta una atenuaciéon mayor a la habitual hace
que nuestro disefio sea mas flexible, ya que se puede ampliar la seleccién de fibra dptica abarcando
de esta forma a la mayoria disponibles en el mercado. Este medio también cuenta con un indice de

S ’ .
lo cual es bastante comun en fibras SMF. Se toman en cuenta efectos

. . p
dispersion de 18 p——

pertenecientes a las no linealidades.
En la etapa receptora las caracteristicas mas importantes son:

1. Como se ha implementado una modulacion QPSK es necesario que la recepcién sea de tipo
coherente y asi poder recuperar la sefal satisfactoriamente. Se ocupd un hibrido 90° de 2x4 vy asi
tener la habilidad de detectar las componentes del eje I y Q simultaneamente. La primera etapa del
receptor obedece a la Figura 1.11.

2. Dado que se ha optado por aprovechar la polarizacién de la sefial, la Figura 1.12 nos podria dar
una mejor idea de la arquitectura del receptor.

3. Lafrecuencia del LO en cada receptor se desea sea la misma que la del transmisor para cada canal,
lo que resulta en un tipo de recepcidn homodina. Esto supone una ventaja al posteriormente poder
trabajar con la sefial en el dominio eléctrico en banda base. Los controles de polarizacion y de
diferencia de frecuencia del LO son llevados a cabo por el procesamiento digital que se realiza como
etapa final.

-18 -



4. Se aplica un procesamiento de seiial para paliar algunos de los efectos mdas dafiinos de la
transmisién. Estos algoritmos usados son presentados en la siguiente seccién explicando cémo
beneficia cada uno al sistema.

Figura 1.13 Arquietectura de disefio propuesto en este trabajo.
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Capitulo 2: PROCESAMIENTO DIGITAL DE SENALES (DSP) EN
EL RECEPTOR COHERENTE

2.1 INTRODUCCION

Dentro de los sistemas actuales de comunicacidn dptica, existe una gran variedad de técnicas que
hacen posible velocidades de transmisién del orden de 100 Gbps utilizando métodos de modulacién
relativamente sencillos; sin embargo, en algunos casos es necesario el empleo de métodos de
ecualizacion para mejorar el desempefio del sistema para que sea confiable. Dichos ecualizadores
se realizan por medio de un procesador de sefiales que bien puede estar integrado en el receptor
mismo.

Con la llegada de los métodos avanzados de modulacidn, el requerimiento de algoritmos mds
complejos de procesamiento de sefales se hizo imprescindible debido a que la seial captada, al
tener informacién en su fase, se encuentra mas propensa a distorsiones que ocurren por efectos
propios de la transmisidn en la fibra, tales como la dispersidon cromdatica. Aunque existe una gran
variedad de algoritmos que cumplen con mitigar algunas de estas distorsiones, como por ejemplo
la estimacion de fase [30], con los que se tiene una mayor experiencia dentro de este campo son los
ya aplicados a las comunicaciones inaldmbricas. Dichos algoritmos actualmente se retoman para el
post tratamiento de la sefial debido a que los desperfectos que sufre la sefial éptica al ser
transmitida por una fibra son equiparables al de la sefial inaldmbrica. La madurez de la electrdnica
permite utilizar la modulacién de fase y polarizacidn en sistemas dpticos de comunicacion, de modo
gue alcance distancias y niveles de desempefio inalcanzables con métodos tradicionales [31].

Como principal desventaja en los esquemas de deteccidn coherente se tiene que ahora es necesario
contar con un modulo extra de procesamiento de sefiales, en tanto que la arquitectura de recepcién
es un poco mas compleja y se requieren mejores laseres , con gran estabilidad en su frecuencia de
trabajo y un ancho de banda del orden menos a 1 MHz [32]. Dentro de este capitulo se hard un
estudio de los principales algoritmos que componen el procesamiento digital de sefales del sistema.

2.2 FUNCIONES E IMPORTANCIA DEL PROCESAMIENTO DIGITAL DE SENALES

Como se puede apreciar en el disefio del receptor coherente, desaparece la retroalimentacién por
parte del OPLL hacia el LO que se encarga de mitigar diferencias entre portadoras de frecuenciay
de fase. Los motivos causantes de esta simplificacidén en la arquitectura son principalmente que el
mddulo de DSP, localizado a la salida de los detectores balanceados, hace uso de algoritmos que
pueden atenuar el efecto nocivo que genera esta diferencia entre frecuencias; y que la utilizacion
de OPLLs no es rentable debido a su alto costo y mantenimiento.

La seccidn de procesamiento digital de sefales se ha desarrollado durante décadas y se ha aplicado
a una extensa variedad de sistemas de comunicaciones moviles principalmente. El modelo del
ambiente impredecible y la multitrayectoria dentro de las comunicaciones inaldmbricas son
analogas a la fase cambiante de la sefial mientras viaja en la fibra y los efectos de dispersion por
polarizacidn en los sistemas épticos, respectivamente. Es por esta razén que los algoritmos de los
sistemas inalambricos son considerados como principales candidatos para su aplicacién en sistemas
Opticos.
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Tomando ventaja de la madurez en estas técnicas en conjunto con la habilidad del receptor
coherente de obtener la sefial eléctrica en banda base, se puede realizar un eficiente tratamiento
de la sefial que resulta en una medicién de la fase con una exactitud excelente.

El tiempo de procesamiento es muy importante cuando se piensa en implementar estas técnicas en
sistemas que alcanzan tasas de bits muy grandes, como es el caso de un canal de 25 GBaud, ya que,
tiempos de procesamiento largos provocan un saturamiento en el médulo de DSP y una latencia
alta que limitarian algunos servicios sensibles a retrasos como VolP o Videoconferencia.

Puesto que los sistemas de DSP actuales se encuentran en una etapa avanzada y se consiguen de
forma accesible, es posible implementar una gran variedad de correcciones a la seiial recibida. En
el disefio propuesto para el estdndar de Ethernet operando a 1.6 Tbps que se presenta en capitulos
posteriores se utilizan dos etapas de procesamiento de la sefial recibida. El primero, conocido como
pre-DSP, se emplea para paliar el efecto de la dispersidon cromatica. El segundo, conocido como post-
DSP, es aplicado en estimaciones de fase de la seal recibida vy, la diferencia existente entre la
frecuencia de la portadora y el oscilador local.

Figura 2.1 Constelacion QPSK recibida después de 40 km de fibra SMF. A la izquierda se presenta el
caso de una sola polarizacion mientras que del lado derecho se muestra
transmision con ambos estados de polarizacion en azul (X) y rojo (Y).

En la Figura 2.1 se puede visualizar la sefial recibida por la simulacidn del sistema propuesto de
comunicacion o6ptica, el cual consiste de 40 kilometros de fibra dptica SMF, sin compensador de
dispersidon cromatica ni modificacidn alguna. El sistema opera con una tasa de transmisidn de 50
Gbps y con una modulacidon QPSK en una sola polarizacion (izquierda) y polarizacién dual (derecha).
Al efectuar la estimacion del BER obtenemos un valor de 0.2180, lo cudl indica que
aproximadamente hay una probabilidad de 1/5 que un bit sea erroneo en la transmisién.
Claramente esto es inaceptable para el estdndar actual que requiere valores de BER de 1x10%3, Este
resultado pone de manifiesto la necesidad de utilizar un sistema de procesamiento digital de sefales
o DSP.

2.2.2 Algoritmo para correccion de dispersion cromatica
La dispersién cromatica es un efecto inherente en todos los sistemas de comunicacion dpticas y uno
de los principales factores limitantes de una transmisidn sin errores. Su efecto se produce cuando,
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por causa del medio de transmisidn (fibra dptica), las diversas componentes espectrales que forman
la sefial luminosa viajan a diferentes velocidades. Cuando se recibe la sefial, esta no uniformidad de
velocidad resulta en el ensanchamiento temporal en el dominio de la frecuencia y una degradacion
en la calidad de la sefial.

Para llevar a cabo la correccidn de la dispersidon cromatica se realiza un método conocido como
Ecualizacién Optica en el Dominio de la Frecuencia (OFDE, por sus siglas en inglés). Dicho algoritmo
hace uso de la transformada rdpida de Fourier (FFT, por sus siglas en inglés) para pasar al dominio
de la frecuencia. Este procedimiento se efectia por bloques de cierto tamano, ya que no se puede
esperar hasta el final de la transmisién para iniciar la correccidn.

Puesto que algunas componentes espectrales de la sefial llegan antes que otras, se tienen simbolos
alargados y por efecto de tomar estos bloques por periodos de tiempo definidos, los simbolos que
se encuentran al inicio y al final del bloque quedan truncados. Estos simbolos incompletos son
provechosos para efectuar la correccion de CD, sin embargo, al no quedar completos se deben de
desechar. Al desechar simbolos que se situan al principio y término de cada bloque, debe de existir
una superposicién de los mismos.

En [31] se hacen pruebas para determinar el tamafio correcto de bloque para transmisiones de largo
alcance. Los mejores resultados se encontraron usando un bloque de 512 simbolos de tamafo para
aplicar la FFT y un nimero de simbolos superpuestos de 128 [31].

La operacion de la correccién cromatica en el receptor comienza inmediatamente después que la
sefial recibida se ha separado en ambas componentes de polarizacion, han pasado por el hibrido
2x90° y por los fotodetectores balanceados.

Para empezar OFDE, se aplica la operacién FFT a un determinado nimero de simbolos (N,) de la
sefial recibida. Una vez que este bloque de simbolos se encuentra en el dominio de la frecuencia, a
través de FFT, es multiplicado por un peso fijo calculado en [33] que representa la funcién inversa
de la dispersion cromatica inherente a la fibra.

j(Zﬂf)ZﬁzL .j(Zﬂf)zﬁsL
2 ' 6

Hf =e 2.1
donde
_ DA?

:BZ - ZT[CO 2.2

o 41 Cy B,

By =—A
3 (2nC0)2 2.3

/12

B> v B3 son los factores de segundo y tercer orden de la dispersién cromdtica de la fibra éptica.
f es la frecuencia de la portadora.

L es la longitud de la fibra.
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o . .
A= 7" es la longitud de onda de la frecuencia central de la portadora.

Cy es la velocidad de la luz [%]

s es el coeficiente de slope de la fibra.
D es el coeficiente de la dispersidn de la fibra.

El slope es la funcidon pendiente que obedece la dispersién en una fibra dptica, de esta forma se
puede saber cdmo cambia con respecto a la longitud de onda donde se situa. Esto indica que el
coeficiente de dispersion no es el mismo para todas las frecuencias y por esta razén es necesario
realizar el cambio para llevar a cabo una eficiente correccién de CD [31].

Una vez que se ha multiplicado por dicha funcién se realiza la transformada rapida de Fourier inversa
y de esta forma se migra del dominio de la frecuencia al dominio del tiempo. Posteriormente se
remueven N, simbolos al inicio y N, simbolos al final del bloque. Los simbolos restantes
Ny = (N, — 2N,) son los que se extraen. En la Figura 2.2 se aprecia como se superponen los
blogues entre si y el resultado es que la secuencia de los N, simbolos obtenidos son los simbolos
ecualizados, lo cual demuestra una interferencia inter-bloque nula [31].

Figura 2.2 Representacion grdfica del traslape de los bloques de OFDE [31].

El resultado de este proceso es relativamente sencillo de implementar y rapido en su ejecucién, lo
cual no repercute en la medida para considerarlo una desventaja a la eficiencia del receptor.
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Figura 2.3 Procedimiento OFDE para la compensacion de la dispersion cromadtica [31].

En la parte superior de la Figura 2.3 se muestra una representacién de cdmo estaria el bloque de la
sefial recibida con el efecto de la dispersién cromatica. Se alcanza a observar que las componentes
de frecuencia estan desfasadas con respecto al tiempo, lo cual significa que existe un retraso entre
componentes de un mismo simbolo debido al ancho espectral del canal [31].

Al cambiar al dominio de la frecuencia, multiplicar por la funcién inversa de la dispersién y
posteriormente regresar nuevamente al dominio original se corrigen estos desalineamientos, pero
componentes incompletos de otros simbolos, denotados en gris, son también corregidos aunque
son indeseados. Una vez aplicada la FFT inversa es posible eliminar estos componentes facilmente.

A continuacidn se presenta de forma grafica cdmo actuaria este método en el sistema propuesto.
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Figura 2.4 Constelaciones recibidas (arriba) y después de la correccion de la dispersion
cromadtica(abajo). Para una polarizacion (izquierda) y en ambas (derecha).

Como nos presenta la Figura 2.4, la dispersidon cromatica afecta considerablemente el desempefio
del sistema, por lo cual es de suma importancia que se efectue la correccion en la parte receptora.
Con este método se obtiene una mejora del BER de 0.2180 a 5.8 x10~° para los casos mostrados
en la figura 13 en modulacidon QPSK.

2.2.3 DSP para paliar el efecto de PMD

Un algoritmo que sirve como corrector de los efectos que tienen lugar en la fibra como consecuencia
de la diversidad de polarizacion es la Ecualizacién en el Dominio del Tiempo(TDE, por sus siglas en
inglés). TDE calcula una serie de coeficientes necesarios para ecualizar la sefial recibida y de esta
forma se logra obtener una sincronizacién de simbolo y de frecuencia de la sefial.

Las variantes de TDE son TDE-P que usa pilotos cada cierto tiempo y TDE-C que ocupa el Algoritmo
de Mddulo Constante (CMA, por sus siglas en inglés). La diferencia entre ambos métodos es que
TDE-P utiliza una senal piloto que conoce de antemano, y con base en eso le permite calcular
coeficientes de recepcion; mientras que TDE-C calcula dichos coeficientes haciendo uso de la sefial
de informacién en conjunto con un algoritmo ciego [31]. En el sistema propuesto se prefiere que la
sefial no lleve pilotos y asi no desperdiciar carga util de la sefial, por lo que se ha dispuesto trabajar
con TDE-C.
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Este procesamiento, que ayuda a paliar el fendmeno conocido como PMD, debe llevarse a cabo
como una etapa posterior a OFDE. La razdn se debe a que una vez corregida la CD, el calculo de TDE
se simplifica de forma sustancial reduciendo de esta forma el tiempo y recursos necesarios para
completar su cometido. Esta simplificacion se debe a que la correccién de la CD hecha
anteriormente corrige significativamente la discrepancia temporal de la seial recibida [31].

2.2.3.1 TDE basado en seriales piloto
Para poder implementar TDE como alternativa para disminuir el impacto de la PMD es necesario
gue la sefial transmitida tenga el formato mostrado en la Figura 2.5.

Figura 2.5 Formato de transmision de la sefial para corregir PMD a través de TDE [31].

En la Figura 2.5 el formato de transmisidn de la sefial estd compuesto por una sefial piloto seguido
de la secuencia de datos. La sefial piloto esta dividida en una secuencia de preambulos cortos y
predmbulos largos. La primera es necesaria para la sincronizacion de tiempo y frecuencia mediante
TDE. La secuencia de preambulos largos es usada especificamente por TDE-P para el cdlculo de los
pesos de recepcion. La secuencia de predmbulos cortos es especificada por el estandar 802.113, la
cual consiste en L predambulos cortos de K simbolos.

La sincronizacidon temporal se logra a través de los preambulos cortos. Para determinar el inicio de
la secuencia de datos se realiza el calculo de una correlaciéon cruzada entre estos predambulos
definidos y la sefial recibida en el tiempo t,,,. Los maximos de esta funcidn marcan el inicio de dichos
preambulos dando L maximos. Basandose en estos L picos de la funcidn es posible estimar de modo
aproximado la diferencia de frecuencia y en forma consecuente dar informe al bloque de OFDE para
realizar los ajustes requeridos.

2.2.3.2 TDE basado en CMA

Esta modalidad de ecualizacién es preferida en nuestro sistema ya que no requiere de preambulos
piloto en la sefial para poder calcular los coeficientes de recepcidn, en vez de eso los calcula
directamente de los simbolos de informacién. La forma de calcular los coeficientes del ecualizador
es mediante la ecuacién 2.4y 2.5 [31]:
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wx(tn) = wx(tn - Ts) +au(n—1)J(n— 1)r;(tn - Ts)

(‘)y(tn) = wy(tn - Ts) +au(n—1)J(n - 1)T;(tn - Ts)

donde:

J) =1-lu@m)|?

M

u(n) = Z {a);kt(n)rx (tn - (k—-1) %) + wy,  t(n)n, (tn - (k-1 %)}

k=1

=B e 0-)

A

ry@) = [ty (1 =) o1y (10— 1 = 2]

t, = nTy

a es el parametro de tamafio de paso.

A es el factor de sobre muestreo.

Ts es la duracién de un simbolo.

n es el tiempo discreto dado por el nimero de simbolos por segundo.
u(n) es la sefial de transmision estimada.

r(n) y r,,(n) respresentan los vectores de la sefial recibida.

1(n) y 1, (n) representan las sefiales recibidas en las diversas polarizaciones.

M es el tamario de tap de TDE.

t,, es el tiempo de recepcidn de simbolo.
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Figura 2.6 Convergencia de los coeficientes sequn TDE basado en CMA. Se muestra para distinos
tamanios de paso a [31].

El hecho de que este algoritmo se ejecute posterior a ODFE, aligera en gran medida la carga de TDE.
Las pruebas realizadas en [31] y mostradas en la Figura 2.6 sugieren que el tamafio de paso sea a =
1, dado que converge dentro de los primeros 200 us a un estado estable transmitiendo a 25 Gbps.

2.2.4 DSP MIMO para control de crosstalk por polarizacién

Como etapa importante y necesaria para poder transmitir en doble polarizacidn sin perder
efectividad es preciso hacer uso del DSP conocido como MIMO (multiple-input multiple-output), por
su aplicaciéon en sistemas homdénimos en el campo de las comunicaciones inaldmbricas. Este
algoritmo hace posible demultiplexar sefiales que son transmitidas en diferentes polarizaciones sin
la necesidad de un control dindmico de polarizacidn dptica en el receptor. Dado que usar la técnica
de multiplexado en polarizacidon es andlogo a usar un sistema de antenas MIMO, entonces los
algoritmos de estimacidon del canal en el campo inaldmbrico son aplicables a la deteccidn coherente
cuando se necesita compensar efectos de crosstalk de polarizacién [34].

Durante el trayecto de la sefial a través de la fibra dptica la polarizacion de la onda luminosa no se
mantiene y cambia impredeciblemente. Al momento de la recepcién, teniéndose un PBS no
orientado conforme la sefial recibida, los componentes de un estado de polarizacién afectan a la
sefial en el estado ortogonal y viceversa. Este efecto es conocido como crosstalk de polarizacién y
se traduce en una degradacion en los indicadores de confiabilidad del canal, como puede ser el BER
o EVM [34].

El calculo que debe realizarse para corregir el efecto nocivo parte del hecho que la ecuacion que
describe la relacidn entre el campo eléctrico recibido después del divisor de polarizacién (E,’C y E3’,)
y el original (E, ¥ E,) estdn multiplicados por una matriz que describe el efecto de la polarizacion
no adaptiva.
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() =20 @) -u(2)

donde L es un escalar real que describe las pérdidas dpticas entre la seiial antes de ser recibida y la
sefial después del receptor coherente; y la matriz unitaria de Jones J [17] representa los cambios de
polarizacidn debido a la fibra. La ecuacién 2.11 describe un sistema MIMO de dos entradas y dos
salidas. Como J es una matriz unitaria, dicho sistema, en teoria, puede transmitir dos canales
sincronos sin penalizacién alguna. Debido a variaciones ambientales la polarizacién de la luz en la
fibra cambia conforme transcurre el tiempo, aunque este cambio es bastante mas lento que la tasa
de transmision. Por tanto, el sistema puede diseiarse para estimar la matriz de Jones J para latrama
entera usando una secuencia de entrenamiento en el preambulo y asi eliminar el crosstalk por
polarizacidn. Pueden usarse diferentes métodos al momento de calcular la matriz J, pero debido a
las tasas altas que se manejan en comunicaciones dpticas se debe de usar un algoritmo que sea
sencillo. En [34] se elige el algoritmo LMS (Least Mean Square) debido a su simplicidad y facilidad
para programar. De modo que J puede ser estimado de la siguiente forma:

EDIC Ex Ex '
Ji=Ji-a + X (E,) _—]i-1L<E ) , XL(E ) K 2.12
y i y L y 14

i >0, J_1 = valor inicial
donde u es el tamafio de paso, i es el identificador de la secuencia de entrenamiento y L puede ser
obtenida de la potencia promedio de la sefial.

Iteraciones
Figura 2.7 Curvas del algoritmo LMS usado para estimar la matriz de Jones [34].

En la Figura 2.7 se pueden observar las ocho lineas que representan los valores reales e imaginarios
de la matriz de Jones en el algoritmo iterativo. En el eje x se muestra el nUmero de iteraciones
mientras que el eje y contiene los valores de los componentes de la matriz de Jones. Se utiliza una
matriz unitaria como valor inicial. Este algoritmo alcanza la estabilidad aproximadamente después
de 20 iteraciones, valor para el cual se logra un equilibrio entre precisiéon y velocidad de
convergencia [34].
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Figura 2.8 Constelaciones recibidas (arriba) y después de la correccion MIMO para crosstalk por
polarizacion(abajo). Para una polarizacion (izquierda) y en ambas (derecha).

En la Figura 2.8 se aprecia la correccion de crosstalk por polarizacién sobre la sefal recibida,
mostrando que aun cuando se transmite en una sola polarizacién es altamente benéfico realizarlo.
Este analisis pone de manifiesto que este algoritmo es imprescindible para nuestro sistema. La
correccién desarrollada por MIMO disminuye el BER de 0.2180 a 5.6x167°, lo cual posee un
rendimiento similar a la correccion de CD que aunque efectien procedimientos diferentes para
paliar diversos efectos inherentes a la transmisién por la fibra, obtienen constelaciones similares.
Sin embargo, esto no indica que sean sustituibles el uno por el otro, sino que son complementarios.

Para el caso que los algoritmos para correccion de la dispersion cromatica y MIMO trabajen
consecutivamente, no mejora el BER significativamente, sino que en conjunto arrojan un indice de
error de bit de alrededor de 7.7x10~7, que comparados a 5.6x107° es una mejora de cerca de un
orden en este indice.

2.2.5 DSP para estimacion de la fase

Con la llegada de los formatos avanzados de modulacion la estimacidn precisa de la fase se volvié
imprescindible. Esta componente es la mas dificil de recuperar asi como de modular, ademas del
hecho que los efectos que le ocurren durante la transmision son los mas dificiles de corregir o evitar.
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El progreso de las técnicas que solamente explotaban la componente de intensidad hacia aquellos
que buscan obtener la mayor eficiencia espectral mediante el tratamiento de las demas
caracteristicas de la sefial dptica, ha abierto el campo de desarrollo de manera sustancial. La
componente de polarizacion produce problemas debido al Retraso Diferencial de Grupo (DGD, por
sus siglas en inglés) propio de la fibra para lo cual se han ideado filtros, algoritmos y compensadores.
Sin embargo, la componente de la fase, en cualquier sistema de comunicaciones, siempre ha sido
una de las limitantes por su sensible naturaleza y es por ello que debe de ser tratada con especial
cuidado.

Una técnica relativamente sencilla de implementar un método para estimar la fase es el que se
desarrolla en [15], el cual propone una estimacién no lineal de la fase de la portadora para sefiales
satelitales, pero que puede ser aplicada sin modificacion alguna para nuestro caso.

Este método propone un periodo de estimacion de 2N+1 simbolos dentro del cual se hace el mejor
calculo para el central y se degrada conforme se acerca a los extremos. El mejor resultado se podria
obtener haciendo un traslape de este bloque para todos los simbolos excepto los N primeros y N
ultimos simbolos, puesto que al no existir simbolos antes y después de la transmisién para hacer el
traslape, dichos simbolos quedarian sin una correccién de la dispersién cromatica. Una solucidn para
gue casi todos los simbolos fuesen ecualizados es hacer N lo mds cercano a 1 simbolo, aunque la
desventaja de esto es que requeriria de un gran tiempo de procesamiento y recursos, que en tasas
enormes (50 Gbauds) no es posible realizar sin introducir retrasos considerables en el sistema. Como
se puede comprobar en [15], después de realizar pruebas con diferentes tamafios de N, se llegd a la
conclusién que un tamafio ideal es de 512, con el cual existe un balance entre tiempo de
procesamiento y eficiencia del cédigo.

La funcion no lineal a la que se hace referencia tiene la forma

X, + iy, = F(p,)e™®n 2.13
donde
X, € Y, son las componentes real e imaginaria del n-ésimo elemento del bloque 2N+1.

F(p,,) corresponde a una funcion no lineal.

Pn = /X2 + V2 es la magnitud polar del n-ésimo elemento.

&, =tan™?! (y—”) es la fase que se desea conocer.

Xn
m = 2!, [ es el nimero de bits por simbolo.

En otras palabras, a cada simbolo se le hace una transformacién de la forma rectangular a polar, se
multiplica la fase por un ndmero m y se aplica una transformacién no lineal arbitraria a p,, y
finalmente se devuelve a su forma rectangular.

La funcidn no lineal fue propuesta mediante un desarrollo matematico complejo y se llegé a la
conclusiéon de que la mejor funcién no lineal F(p,,) deberia ser una potencia de p,, al cuadrado
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mientras que m solo se le restringid a que fuese par, lo cual no es una limitacidon dado que siempre
es potencia de 2. Por lo que la expresion final quedé de la siguiente forma [15]:

x + iy = p¥ e™m® 2.14

Con la Unica limitante de que k debe de ser entero de naturaleza par y manteniendo k < m.

Figura 2.9 Constelaciones recibidas originalmente (arriba) y después del procesamiento completo
(abajo). Efectuadas para una (izquierda) y doble polarizacion (derechal).

Un procesamiento completo consta de una correccién de la dispersidon cromatica, seguido de la
compensacion de crosstalk por polarizaciéon (MIMO) y finalmente por la estimacion de la fase y se
aprecia en la Figura 2.9 para ambos casos, primero en que se transmite a través de un estado de
polarizacidon (izquierda) y el segundo cuando se ocupan ambos (derecha). EL BER calculado de la
constelacién muestra una mejora de un original de 0.2180a 1x10~1°.

El DSP combinado es una poderosa herramienta para este tipo de sistemas, ya que, sustituye
maddulos fisicos en la parte del receptor por un médulo de procesamiento. Entre las ventajas de
hacer esto se encuentra que son de menor costo y manutencién ademas que pueden ser
reprogramados para soportar algoritmos mas eficientes. Entre sus desventajas se puede mencionar
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gue existe una penalizacion en potencia de aproximadamente 2 dB por hacer este reemplazo, pero
se justifica sobradamente por el aumento en la simplicidad del receptor.

2.3 CALcuLo DELEVM

Por la razén de las altas tasas de transmisién que se manejan en las comunicaciones 6pticas,
indicadores de confiabilidad del canal como el BER son dificiles de determinar. En el caso de BER es
porque necesita de bastante tiempo de transmision y buffers muy grandes en la parte receptora
para que sean indices confiables. Por otra parte, SNR siendo una medida de potencia promedio del
canal, resulta dificil aplicarlo como indicador directo de la robustez del sistema sin la ayuda del BER.

Una medida que se ha tomado como estandar para realizar mediciones de confiabilidad en estos
sistemas es un factor que se conoce como EVM (Error Vector Magnitude). El EVM se mide dentro
del plano IQ, donde se muestran las constelaciones, y se define como la distancia que existe entre
el punto 1Q recibido y la coordenada ideal donde fue transmitido. De esta forma podremos saber la
variacion promedio que esta ocurriendo durante la transmision.

Una ventaja de medir el EVM en lugar del BER es que esta medicidn se realiza por simbolo y no por
bit, lo que para formatos avanzados de modulacién resulta en una reduccién a 1/1 en el tiempo de
comparacioén y de procesado, donde [ es el nimero de bits por simbolo. Para el caso de QPSK

ocurriria una reduccién de % y para 16 QAM de i.

Otra ventaja es que al no compararse bit a bit la transmisién sino ocupar una medida estandar de
recepcion, es analogo a calcular los cambios del canal. Ahora se requerirdn menos simbolos para
tener una medida confiable, ya que, cambios bruscos en el canal son poco probables.

El EVM se mide utilizando un analizador de sefial vectorial (VSA, por sus siglas en inglés),
analizadores en tiempo real u otros instrumentos que capturan un registro del tiempo e
internamente ejecutan una transformada rapida de Fourier (FFT, por sus siglas en inglés) para
permitir el andlisis en el dominio de la frecuencia. Las sefiales son trasladadas al dominio de la
frecuencia antes que los calculos del EVM sean hechos [35].

2.4 ESTIMACION DEL BER

Existe unarelacion directa entre el EVM y BER. El BER sigue siendo utilizado como principal indicador
de confiabilidad de los sistemas de comunicaciones debido a que es un indice que claramente da
idea de cual es la probabilidad de que un bit sea erréneo. Es por este motivo que a partir del EVM
se busque deducir el BER.

Existen diferentes procedimientos para lograr este cdmputo, como los mostrados en [35], [36], [37]
aunque en este trabajo se prefirié usar la que se creyd general para cualquier constelacidn: [38].
Aqui se muestra el desarrollo a partir de la modulacion PAM-4, luego analizando una constelacion
16QAM como si fuesen dos PAM-4 y, finalmente, se extendidé hacia una ecuacién generalizadora
para cualquier tipo de modulacién quedando como expresion final la ecuacion 2.15 [38]:

- 1 I—1
=g, p| T ¢C




donde k = 1 para QPSK, I y J denotan el tamafio de las constelaciones PAM con las que se dedujo
la ecuacion generalizadora para M-QAM o M-PSK. Como ejemplo para una constelacién QPSK [ = 2
yJ] = 2[38].
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Capitulo 3: CARACTERIiSTICAS DE LA ARQUITECTURA
PROPUESTA

3.1 INTRODUCCION

La arquitectura de todo sistema es crucial y debe de considerarse el cdmo se optimice y minimicen
los efectos negativos. Existen dos grandes bloques en este sistema: el transmisor y receptor. En el
capitulo 1 se explicé los diferentes componentes que los componen y se hizo una propuesta
preliminar. En este capitulo se les asignan valores de acuerdo a los componentes disponibles en el
mercado o, en su defecto, valores establecidos en los estandares de la IEEE.

3.2 ACERCA DEL SIMULADOR

El sistema de comunicacidn éptico coherente fue simulado en un software comercial con gran
aceptacion en el ambito industrial y de investigacién llamado VPIphotonics™. Este tiene la ventaja
de poseer un amplio catdlogo de componentes fotdnicos y una potente herramienta de simulacién
de efectos en sistemas no lineales.

3.3 BLOQUE TRANSMISOR

El blogue transmisor constituye el inicio de todo sistema de comunicacién y puede considerarse
como el érgano que produce la comunicacidn hacia un destinatario. Este gran bloque constituye
cerca de la mitad del sistema. Cada detalle del mismo juega un papel importante, tal vez no en el
bloque en si, sino a posteriori, cuando el mensaje necesita ser leido e interpretado. Sin embargo,
hay algunos elementos como la fuente luminica o etapas de filtrado que tienen mayor peso por el
hecho que se distorsionan facilmente por agentes externos al conjunto o propios del medio por el
cual atraviesa la sefial modulada. Es por esta razén que se capitulan los sub-bloques del transmisor
indicando qué parametros son los de mayor ponderacidon y que precisan obligatoriamente ser
regulados al momento de implementar y mantener el sistema funcionando de manera éptima.

Figura 3.1 Diagrama a bloques de la etapa transmisora. De izquierda a derecha: “CW” es el ldser u
onda continua (CW, por sus siglas en inglés), “Set OSNR” para fijar un OSNR al Idser, “PBS”
para separar la sefial en sus componentes de polarizacion, “mQAM” es el modulador
QPSK, “PBC” para unir las componentes de polarizacion de nuevo y “Att.” para
representar las pérdidas por conectores.

En la Figura 3.1 se observa el diagrama grosso modo de la etapa transmisora; en ella se pueden
identificar las unidades de las que se hara referencia posteriormente en este capitulo. De izquierda
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a derecha, siguiendo el orden natural de la sefial luminosa, el primer dispositivo es la fuente que la
produce. Seguido de una modificacion al |laser para aproximarlo a la realidad, que es fijar un
determinado nivel Sefial a Ruido Optico (OSNR, por sus siglas en inglés).

Como tercer y quinto paso se encuentra el divisor y mezclador de polarizacidn de la seiial de luz. Es
importante hacer notar que cuando se divide la sefial original, ésta no contiene informacién alguna
y cuando se vuelven a juntar las polarizaciones, el mensaje se encuentra correctamente empotrado
a la sefal, listo para su transmision. En [39] y [40] se reportan dos divisores y combinadores de
polarizacidn, cabe destacar que sus pérdidas son muy bajas y rondan los 0.5 dB por componente.

El encargado de embeber la informacion del contenido de mensaje en la sefial es el modulador,
elemento con mayor complejidad dentro del conjunto. Es de resaltar que se enuentran situados dos
moduladores en paralelo, la razén de esta configuracién es que se debe de incrustar la informacion
por separado en cada polarizacién para que no exista relacién entre ellas.

Como sexta y ultima unidad se situa un atenuador que contiene las pérdidas no previstas por el
simulador; se agregd como una medida de incorporar un poco de flexibilidad al sistema y apegarlo
a la realidad en la medida de lo posible.

Es de suma importancia recalcar que se utilizan simultaneamente 16 transmisores, como los
esbozados anteriormente y detallados posteriormente. Cada transmisor cuenta con la habilidad de
alcanzar tasas de 100 Gbps.

En las secciones siguientes se detallan estos componentes resaltando sus propiedades y los valores
que son Optimos para conseguir una tasa de probabilidad de error de bit menor a 10713, De esta
forma se asegura que el sistema sea casi libre de errores sin la necesidad de contar con método de
correccion de errores. Estos métodos ademas de incluir informaciéon redundante, lo cudl deriva en
una disminucién en la carga util de la sefial, incrementan la latencia del sistema, ya que al ser
procesados para verificar que la informacidn obtenida es valida o no, requieren de un tiempo que
implica una repercusién en el desempefio general. Esta repercusion posee una escencial notabilidad
cuando se habla de tasas ultra rdpidas como son los 100 Gbps.

3.3.1 Generador de la informacion

Todo sistema de comunicacidn tiene la Unica meta de transportar informacion de un lugar a otro
con la mayor precision y eficacia posible. El origen del mensaje se vuelve, de esta forma, en una
parte primordial a considerar dentro del disefio.

El mensaje, cual sea que fuese no es relevante para el sistema como un factor determinante. Sin
embargo, es de pensar que para que un sistema pueda ser considerado como general, es de suma
importancia que sea funcional para cualquier mensaje y no se encuentre limitado a ciertas
caracteristicas del mismo. Es por esta razén que se deben de abarcar la mayor de las posibilidades
en cuanto a la combinacidn de elementos dentro del paquete de informacion y, dicho sea de paso,
a la combinacién de paquetes de informacion.
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Figura 3.2 Unidad grdfica de la fuente de informacion de VPI.

Es por esta razdn que se ha incorporado un generador de secuencia de bits pseudo aleatoria (PRBS,
por sus siglas en inglés). Este productor de bits causa que la cadena de bits resultante sea Unica,
conteniendo todas las posibles combinaciones para un determinado nimero generador o semilla
(M), excepto la combinacién de M ceros continuos. De igual forma, M determina la longitud de la
secuencia mediante la expresion 2™ — 1. Un ejemplo muy sencillo es suponer que el valor asignado
a M es 4, entonces la cadena de bits generada es de longitud 2* — 1 = 15 bits, la siguiente
secuencia se tomé directamente del generador usado durante las simulaciones.

000100110101111 31

A siemple vista esta cadena pudiera parecer corta para ofrecer las 15 combinaciones que suponen
4 bits (exceptuando la 0000). No obstante, al analizar dicha secuencia y numerar los bits del 1 al 15
en 3.1 es posible extraer las combinaciones conforme a la Tabla I.

Combinacion Ndmero de Bits
0001 lal4
0010 2al5
0011 5al8
0100 3alé6
0101 9al12
0110 6al9
0111 11al 14
1000 15al 3
1001 4al7
1010 8all1l
1011 10al 13
1100 14 al 2
1101 7 al 10
1110 13 al 16
1111 12 al 15

Tabla | Generacion de las diferentes combinaciones para 4 bits con relacion a la secuencia 3.1.
La Tabla | es valida bajo la premisa que la secuencia 3.1 se repite periodicamente.

Dentro de las consideraciones del sistema se ha pensado colocar en cada transmisor generadores
de PRBS con diferente nimero generador o semilla. De esta forma se representa un sistema de
comunicacion mas apegado a la realidad, logrando ademas que los mensajes mantengan
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independencia entre sus vecinos y que el contenido del mensaje sea independiente de la
subsecuente configuracidn del sistema.

3.3.2 Laser

El siguiente elemento en orden dentro de la etapa transmisora es el de la fuente luminica. Esta es
la base del sistema dptico, ya que la informacidn es transportada en la luz que produce. Este
dispositivo varia entre fabricantes y esta diferencia esta basada en el método de fabriaciéon y pureza
de los materiales con los que estd contruido. En la Figura 3.3 se puede apreciar el bloque grafico
gue se usé dentro del software simulador VPI.

CW

Figura 3.3 Bloque representativo del Idser dentro de VPI.

Dentro de las caracteristicas consideradas para el disefio se requiere que el laser sea estable en su
frecuencia de trabajo y que su ancho espectral sea estrecho. Como se mostrara mas adelante, este
aspecto del ldser es uno de los mayores limitantes en el sistema. Por tanto, se considerd que el [aser
deberia de poseer un ancho espectral no mayor a 1 MHz siendo este valor el mas comun en los
estandares de la industria.

Otra propiedad intrinseca de un laser es el conocido indice de Sefial a Ruido Optico (OSNR, por sus
siglas en inglés), que es medido en el espacio de la frecuencia como la diferencia en decibeles que
existe entre el pico de la sefial a ser medida y el promedio del ruido circundante. Entre mas alta sea
la OSNR es mas benéfico para el sistema, ya que indica que el ruido tiene menos injerencia para
modificar la informacién de la sefial. Un nivel éptimo de este valor se situd en 38 dB, un monto que
es alcanzado por laseres comerciales disponibles en el mercado.

Por ultimo e igual de importante, la potencia que debe entregar el laser de forma promedio es de
suma valia cuando se requieren alcanzar distancias grandes sin algun tipo de amplificacidn, como es
el caso de 40 kilémetros. Este pardmetro se situé en los 12 dBm por laser que equivalen
aproximadamente a 15 mW.

La potencia es una variable crucial a considerar, puesto que al ser 16 canales los que son
transmitidos en la misma fibra las potencias resultantes son sumadas vy, si este parametro es alto
desde un principio podria llegar a generar fendmenos de consideraciéon no lineales durante su
transmision.

En [41], [42] y [43] se presentan algunas opciones que se asemejan lo mas cercano a los propuestos
para el sistema. Primeramente se observa que en las tres opciones proporcionadas, los laseres estan
calificados para su uso en sistemas DWDM (Multiplexado por Division de Longitud de Onda) de
acuerdo con la norma G.694.1 de la ITU [44], lo cual asegura una compatibilidad con diferentes
sistemas de recepcidn coherente disponibles en el mercado. Por lo mismo, se manifiesta que las
frecuencias de trabajo sean las recomendadas asi como el espaciamiento inter canal de 100 GHz
elegidos por el presente trabajo.
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Las frecuencias contenidas en la ITU G.694.1 [44] estdn separadas cada 100 GHz. Las frecuencias de
trabajo que deberian de tener los laseres para centrarse alrededor de los 1550 nm, se presentan en

la Tabla Il.
Canal (ITU) Frecuencia Longitud de Onda
27 192.7 THz 1555.75 nm
28 192.8 THz 1554.94 nm
29 192.9 THz 1554.13 nm
30 193.0 THz 1553.33 nm
31 193.1 THz 1552.52 nm
32 193.2 THz 1551.72 nm
33 193.3 THz 1550.92 nm
34 193.4 THz 1550.12 nm
35 193.5 THz 1549.32 nm
36 193.6 THz 1548.51 nm
37 193.7 THz 1547.72 nm
38 193.8 THz 1546.92 nm
39 193.9 THz 1546.12 nm
40 194.0 THz 1545.32 nm
41 194.1 THz 1544.53 nm
42 194.2 THz 1543.73 nm

Tabla Il Frecuencias de trabajo recomendadas por la ITU.

En segundo lugar, de acuerdo a las caracteristicas provistas por los fabricantes, estas fuentes de luz
tienen una potencia dptica de salida de alrededor de los 13 dBm que son una recomendacion para
alcanzar los 40 km sin amplificacion y al mismo tiempo manteniendo los efectos no lineales en un
nivel que no perjudique el desempeiio del sistema.

Por dltimo, aunque en algunas especificaciones de los laseres no se especifique exactamente el
ancho espectral del mismo, la gran mayoria de éstos cuentan con menores a 1 MHz, limite que fue
tomado como referencia en este disefio.

En la Tabla Ill se compilan los valores propuestos en el disefio del sistema para el laser.

Parametro Valor
Potencia 12 dBm
Ancho Espectral 1 MHz
Frecuencia de Operacién ITU-T G.694.1

Longitud de Onda Alrededor de 1550 nm
Numero de Canales 16 (Un laser por canal)
OSNR 38 dB

Tabla lll Resumen de los valores del Idser.
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3.3.3 Modulador

Una vez que se cuenta con la base del sistema, los generadores de informacién y luz, es
imprecindible que éstos sean combinados para que la luz pueda transportar la informacion, este es
el trabajo del modulador, ilustrado en la Figura 3.4.

mOQAM
in * :_ out

Figura 3.4 Bloque representativo del modulador dentro de VPIphotonics.

Como se ha tratado en el Capitulo 1, el tipo de modulador que se utiliza para este tipo de sistemas
es el modulador 1Q y la configuracién con la que se decidié trabajar fue la de doble MZM con Unica
entrada por su simplicidad de operacion.

En la Figura 3.5 se muestra el diagrama que compone el modulador IQ. Se tiene la entrada del laser
a dicho modulador y su posterior modificacion en correspondencia al mensaje generado por la
fuente de informacion. El modo de operacién de los MZI, como se ha dicho anteriormente, es en
modo minima transmisién para de esta forma lograr alcanzar la totalidad del plano IQ y hacer
efectivo el tipo de modulacién deseado.

Figura 3.5 Diagrama esquemdtico del modulador 1Q utilizado en la simulacion.

En el diagrama exhibido en la Figura 3.5, aparecen dos componentes que salen del sistema . Primero,
se muestra un codificador y generador de la sefial de control para los MZI, el cual posee la funcion
de tomar la cadena de bits que componen el mensaje que se desea transmitir y convertirlos en
sefiales eléctricas que le indiquen al MZI cdmo debe modificar la sefial de luz para que represente
dichos bits. Segundo, el médulo que consigue que se agreguen los bits originales a la sefial en el
canal légico cuyo objetivo permite compararlos en la etapa receptora, lo cual no afecta al sistema,
sino simplemente es una medicidn alternativa. La causa que no se emplee la técnica de comparacion
bit a bit es que se necesitarian al menos 1013 bits para tener una aproximacién burda del sistemay
muchos mas para que sea confiable. Una mejor aproximacién es hacer uso del parametro conocido
como el EVM, tal y como se explicé en el capitulo anterior.
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El formato de modulacidn elegido fue QPSK, esto supone que 2 bits de informaciéon conformaran un
simbolo en la sefial luminosa. Desde que ambas polarizaciones de la sefial son utilizadas para
transportar informacién, el indice de simbolos por segundo disminuye de 50 Gigasimbolos a 25
Gigasimbolos por segundo. Resultando en un canal de 100 Gbps.

Un modulador disponible se puede encontrar en [45], el cual advierte que puede modular a tasas
de 100 Gbps y mayores. Para este fin utiliza una modulacién DP-QPSK que es la misma que se
proyecta en el presente trabajo. A continuacién en la Tabla IV se presenta un resumen de los valores
propuestos para el modulador.

Parametro Valor

Configuracién IQ, Doble MZM de entrada Unica
Modulacién QPSK

Bits/Simbolo 2

Tasa de Simbolos 25x10° Sim/Seg

Multiplexaje por Polarizacién Si (Dual Polarization)
Bits/Segundo (Canal dptico) 100 Gbps

Tabla IV Resumen de los valores del modulador.

3.3.4 Pérdidas adicionales

Una vez que se hubo armado el transmisor, se incluyeron pérdidas adicionales a la de los
componentes, para de esta manera acercarlo un poco mas a la realidad y, con ello a la pronta
implementacién y adaptacion al mercado.

Las pérdidas adicionales toman en cuenta pérdidas por conectores, ya que estas siempre existen en
cualquier sistema de comunicacion dptica. Seguido de pérdidas por imperfecciones no consideradas
en los componentes y pérdidas adicionales en los divisores y mezcladores de sefial. La atenuacidn
gue se considerd adecuada para simularlas fue de 2 dB.

_@/"_

el

Figura 3.6 Bloque de un atenuador simulando pérdidas adicionales.

Este conjunto de pérdidas son tomadas en cuenta por un atenuador en la etapa transmisora para
de esta forma conseguir un poco mas de flexibilidad al sistema propuesto, como se muestra en la
Figura 3.6.
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3.4 MEDIO DE TRANSMISION

Tomando en cuenta un diseio simplificado de un sistema de comunicacién, en el cual encontramos
el bloque transmisor, el medio y el receptor, el medio por el cual viaja el mensaje hacia el receptor
es el que usualmente mas distorsiona la informacién. En el caso de los sistemas épticos, el medio
esta definido inmediatamente a la salida del transmisor y se encuentra constituido principalmente
por: multiplexores, demultiplexores, filtros, amplificadores, conectores y fibra dptica.

Actualmente en el disefio se ha evitado emplear amplificadores épticos. Esto supone una ventaja
en términos de costo de operacidn, costo de instalacidn y potencia. De ahi que sea deseable evitar
su uso cuando asi sea posible.

3.4.1 Filtros

Estas unidades llevan a cabo la refinacion espectral de la sefal deseada mientras que rechazan
frecuencias que no son de interés. El filtrado de la seial es de vital jerarquia, ya que de antemano
debemos de saber el ancho espectral para no eliminar elementos que nos son de utilidad.

En la totalidad del sistema nos hemos encontrado dos filtros que son imprescindibles y que su ancho
de banda impacta diretamente a la tasa de error de bit (BER, por sus siglas en inglés). El primer filtro
es de naturaleza dptica y se situa en los multiplexores/demultiplexores, del cual se presentara su
optimizacion en la siguiente seccidn. El segundo filtro resulta ser uno de tipo eléctrico y se presenta
en el receptor despues de los receptores balanceados, cuya afinacion se presenta en su respectivo
apartado mds adelante.

La caracteristica de los filtros es que obedecen a un modelo Gaussiano. Este tipo de filtros tiene la
propiedad intrinseca de un orden de filtro, éste indica que tan cerrada estara la forma gaussiana al
ancho de banda determinado. Mientras el orden sea mas alto, el filtro tomara una forma mas recta
en cuanto a las frecuencias de corte. Un monto éptimo de estos filtros seria de segundo o tercer
orden, ya que se mantiene una relacién de baja complejidad y un efectivo filtrado de la sefial.

3.4.2 Multiplexores y Demultiplexores de 16 canales

En el caso de los multiplexores, estos pueden ser vistos como un banco de filtros y un acoplador de
N sefiales. Estos asumen la importante tarea de mezclar los canales épticos provenientes de diversas
fuentes en una sola portadora. El objetivo primario es el de transmitir la totalidad de sefiales en una
sola fibra 6ptica, incrementando asi la capacidad de la misma.

Los demultiplexores, junto con los multiplexores son los encargados de hacer mas eficiente el medio
de comunicacion, y son utilizados en sistemas WDM. Aunque estos dispositivos poseen una gran
ventaja al unir un sustancial nimero de canales, también cuentan con el inconveniente de presentar
la mayor cantidad de pérdidas en el sistema completo. Mientras dispositivos como conectores
ostentan atenuaciones del orden de 1 dB en el disefio, sélo un multiplexor puede llegar a atenuar la
senal en 6 dB [46], [47].

Puesto que dentro del modelado se considerd que la comunicacién deberia de ser entre dos puntos
separados por maximo 40 kildbmetros (como lo establece el estandar Ethernet de alcance
extendido), sdlo existe un multiplexor y un demultiplexor en todo el sistema, que en conjunto
suponen una atenuacién total de 12 dB (6 + 6 dB). Actualmente existen estos equipos en versiones
gue contienen menos pérdidas, alrededor de 3 dB cada uno [48], [49]. Sin embargo, mientras contar
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con menores pérdidas en los dispositivos es una ventaja en el presupuesto de potencia, resulta
contraproducente en los costos al momento de implementar. Ademas, el tomar un monto de
atenuacidon mayor al minimo, da lugar a que pueda existir reducciones de potencia en el transmisor
si se cuentan con unidades con menos atenuaciones.

Ancho de banda del MUX/DEMUX [GHZz]
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
1E+0
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1E-4
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o 1E-8
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1E-16 ————@ 2 .  J

1E-18
Figura 3.7 Grdfica del ajuste del ancho de banda del multiplexor/demultiplexor.

Otra propiedad a considerar, como se hubo comentado en la seccidn de los Filtros, es el ancho de
banda del filtrado aplicado por estos dispositivos. En la Figura 3.7 se presenta una gréfica que
manifiesta la importancia de este factor con base al BER.

Se puede advertir a simple vista que el ancho de banda de estos dispositivos juega un papel
importante cuando éste toma valores por debajo de los 30 GHz. Dado que la Figura 3.7 fue realizada
bajo condiciones de simulacidén con las especificaciones expresadas en la seccion del transmisor y
con 40 km de fibra dptica, se tiene una medida confiable en los resultados.

Sin embargo, al ser pasos grandes entre simulaciones (10 GHz entre muestras) queda un resquicio
de incertidumbre si existe un ancho de banda minimo entre los 20 GHz y 30 GHz. Por este motivo
se procedid a realizar un conjunto de simulaciones en este intervalo de frecuencias con una
resolucién menor (1 GHz), como se nota en la Figura 3.8.

- 43 -



Ancho de Banda JGHZZL
22 23 6

20 21 24 25

1E-9

28 29 30

1E-10
1E-11
1E-12
0C 1E-13
0N 1E-14
1E-15
1E-16
1E-17
1E-18

Figura 3.8 Grdfica de la afinacion del ancho de banda entre los 20 y 30 GHz.

Con base en la Figura 3.8, podemos notar que el mejor BER se encuentra cuando el ancho de banda
es de 30 GHz y que empeora si el ancho de banda disminuye, mientras que en la Figura 3.7 podemos
determinar que para anchos de banda mayores a 30 GHz la mejora en BER no es drastica, por lo que
se ha concluido que el tamafio aceptable de esta variable es el que cumple con ser mayor a 30 GHz.

Se podria tomar cualquier valor mayor a 30 GHz, pero como se busca desperdiciar el menor espectro
posible, dentro del disefio se ha fijado el ancho de estos filtros en el minimo de 30 GHz por canal,
sin que esto afecte el desempefio del mismo.

Una vez definido el tamafio que debe tener el filtro de entrada al MUX, la siguiente cuestién surge
al momento de plantear la forma en que iran colocados los canales. Esto sugiere en primer lugar,
que se fije una frecuencia alrededor de la cual se trabajara, que en el presente trabajo se determiné
situarse alrededor de la banda de los 1550 nm (193.4 THz) debido a que es una banda comercial que
presenta el menor coeficiente de pérdidas por kildmetro, siendo de aproximadamente 0.2 dB/Km.

En segundo lugar, la separacion intercanal selecionada implica dos cosas: (A) el ancho total del
espectro que se utilizara en la fibra y (B) la eficiencia espectral. Entre menos separacidn exista entre
canales se tiene un mejor aprovechamiento del espectro. No obastante, mientras que el
espaciamiento en frecuencia disminuye, la repercusion de los efectos no lineales aumenta.

Se llevaron a cabo simulaciones de optimizacion para determinar el intervalo de valores en los que
el sistema funciona sin afectar su desempenio, al igual que se hizo con el ancho de banda del filtrado.
En la Figura 3.9 se revelan los resultados de dichas simulaciones, para ello se tomdé como igual el
pardmetro de alejamiento entre canales en el multiplexor y demultiplexor.

-44 -



Espacio Intercanal [GHZ]
30

0 10 20 40 50 60 70 80 90 100

1E+0
1E-2

1E-4

1E-6

oc
Ll 1E-8
(a )]

1E-10

1E-12

1E-14

1E-16

Figura 3.9 Grdfica de la optimizacion del espacio intercana para los 16 canales tratados en este
trabajo.

Los indices de bit en error (BER) para los diferentes 16 canales en la Figura 3.9, nos indican que para
espaciamientos de canal iguales o mayores a 40 GHz no existe diferencia apreciable. Esto significa
gue si se elige un espacio intercanal en este rango, el BER no sufrird alteraciones notorias o que
importen para fines practicos.

Otro punto a resaltar en la misma figura es el hecho que un par de canales obtienen una mejora en
el BER antes que los demads, la razén de que esto suceda es que son los BER del primer y ultimo
canal. Si tomamos como ejemplo la separacién de 20 GHz y habiendo situado un ancho de banda
del filtro de 30 GHz, es claro que existira un traslapamiento entre canales produciendo crosstalk
(diafonia) lineal con sus adyacentes; sin embargo, en el caso del primer y Ultimo canal solo existira
crosstalk de un vecino con lo cudl se explica que obtengan una mejora en este tipo de situaciones.

Dado que el limite que no debe violarse son los 40 GHz, se puede tomar un valor igual o mayor a
éste sin que eso afecte la eficacia. Teniendo en cuenta el mercado de dispositivos con la mayor
similitud a las caracteristicas presentadas, se ha escogido que el espaciamiento intercanal se
puntualice en los 100 GHz. Ademds al escoger un espaciamiento de 100 GHz se estaria obedeciendo
la recomendacion de la ITU-T G.694.1, como la presentada en la Tabla Il.

EnlaTablaV podemos apreciar los valores de las distintas variables que componen los multiplexores
y demultiplexores.

Parametro Valor

Numero de Canales 16

Ancho de Banda > 30 GHz

Separacién Intercanal 100 GHz (ITU-T G.694.1)
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Pérdidas por Insercion 6 dB

Longitud de Onda de Operacion Alrededor de 1550 nm
Tipo de Filtro Gaussiano

Orden del Filtro Tercer orden

Tabla V Resumen de los valores del multiplexor y demultiplexor de 16 canales.

3.4.3 Fibra Optica

La fibra dptica posee ventajas sobre cualquier medio de transmision guiado dentro del campo de las
telecomunicaciones: una atenuacidon muy baja, que ayuda en gran parte a alcanzar distancias de
decenas, cientos e inclusive miles de kildmetros; un ancho de banda bastante amplio, que permite
tener una cantidad muy elevada de canales y permitiendo de esta forma incrementar la capacidad
del sistema; y casi total invulnerabilidad por agentes externos a ésta, como lo son ruido ambiental,
cambios en la temperatura y electromagnetismo.

En [50] encontraremos una fibra dptica convencional cuyas caracteristicas consisten en pérdidas

maximas de 0.251‘:—; lo cual se acerca a nuestro disefio. Mientras que en [51] y [52] se pueden

. . dB , . dB
encontrar fibras con atenuaciones menores a O.ZZE, lo cual se acercaria mas a los 0.23E

propuestos.

Un parametro adicional que es igual de trascendente es el perteneciente al indice de dispersion
cromatica (D) [Ecuaciones 2.1 - 2.3]. Este indica qué tan rapido viaja la luz a diferentes longitudes
de onda. Un valor igual a cero en este indice indicaria que ondas en diferentes longitudes de onda,
viajarian a la misma velocidad dentro de la fibra. Un valor tipico que se muestra en [50] - [52] para
ps
nm-km’

las longitudes de onda de que trata este trabajo es de 18

Este nimero nos indica que habrad un ensanchamiento del espectro debido a que dentro de un
mismo canal, sus componentes viajaran a diferentes velocidades. Dicho ensanchamiento afecta la
transmisién, ya que dificulta la correcta deteccién de la sefial. Sin embargo, con el procesamiento
digital de sefales se logra corregir casi por completo este efecto.

Otro de los inconvenientes de la fibra éptica lo encontramos en que al ser un medio no lineal, efectos
propios a ésta ocurren y repercuten en el desempefio. El efecto que mas nos interesa, dado que
esta presente de manera mas notoria en el disefio es Four Wave Mixing (FWM).

FWM es un fendmeno no lineal que se manifiesta cuando existen dos o mas sefiales de luz en la
fibra. Supongamos que existen dos haces luminicos viajando en la fibra con frecuencias centrales f;
y f> talque f; < f, separados por A f. Debido a la naturaleza de la fibra se produce una interaccion
entre ambas sefiales que provoca que residuos espejo de menor intensidad de ambas sefiales
aparezan en frecuencias f; — Afy f, + Af.

Este efecto produce sefales residuos con base en el nUmero de haces de luz que se encuentren
presentes en la fibra y su nimero esta regido por la ecuacién .
N2(N-1)

2

ReSFWM = 3.2
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donde Resgy p son el numero de l6bulos residuales generados por FWM y N representa el nimero
de seiales de luz (canales) que se encuentren en lafibra. En la Figura 3.10 y Figura 3.11 se representa
de manera grafica para dos sefiales.

Figura 3.10 Espectro en frecuencia de dos sefiales al entrar a una fibra dptica.

Si seguimos la expresién 3.2 y sustituimos N = 2, entonces el nimero de l6bulos residuales debido

N2(N-1) _ 22(2-1)
=

sefiales originales y los dos Iébulos adyacentes generados por efecto de FWM, aparecen dos

espectros extra de mucho menor tamaiio.

a FWM es Respyy = = 2. En la Figura 3.11 podemos apreciar que aparte de las

La causa de estos espectros adicionales es que cuando los primeros l6bulos adyacentes generados
por FWM alcanzan una potencia mensurable con las sefiales originales, éstos comienzan a actuar
como si fuesen sefiales de entrada a la fibra y sufren un FWM de “segunda generacion”. El hecho
que solo se aprecien dos bultos enanos al final es que los demas espectros que se generan son de
aun menor intensidad y se pierden en el ruido que circunda el espectro.
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Figura 3.11 Representacion grdfica de FWM para dos haces de luz después de 40 km de fibra
Optica SMF.

Tal pareceria que este fendmeno no afecta en gran medida, pero cuando se agregan muchos
canales, como es nuestro caso (16 canales), esta interaccion llega a ser un aspecto a considerar. A

continuacién, en la Figura 3.12, se exhiben los espectros registrados durante la simulacién del
sistema con la totalidad de canales en funcionamiento.

Figura 3.12 Espectro de la sefial enviada (16 canales).

-48 -



El espectro que se muestra en la Figura 3.12 corresponde al de la sefial lista para entrar a la fibra, la
cual contiene los 16 canales épticos centrados alrededor de los 1550 nm. Se puede advertir que la
sefal de informacion sobresale sobre el ruido por mucho, lo que significa que se ha realizado una
etapa de filtrado previamente.

Figura 3.13 Espectro de la sefial recibida después de 40 km de fibra dptica.

En la representacién del espectro una vez que la seial ha viajado a lo largo de la fibra 6ptica,
mostrada en la Figura 3.13, se manifiesta con claridad el fendmeno conocido como FWM. Todos los
I6bulos de potencia que se observan alrededor de los 16 canales son producto de este fendmeno.
Inclusive componentes de FWM, que son generadas durante el trayecto de la luz a través del medio,
se encuentran sumadas a los espectros de los canales originales, aunque es imposible distinguirlos
en el espectro de la Figura 3.13.

En la Figura 3.13 se aprecian 16 Iébulos menores extra de potencia, sin embargo, existen muchos
mas de los que se perciben en ésta. No obstante, como su efecto es nulo a nuestro sistema no es
prescindible que se muestre la totalidad del espectro resultante, sino simplemente hacer notar que
el fendmeno existe y se considera en la medida de lo necesario.

En la Tabla VI podemos apreciar los valores de las distintas variables que componen la fibra dptica.
El modelo que se utiliza para caracterizar la misma es la conocida ecuacidon no lineal de
Schroedinger, que describe la propagacién de pulsos cortos (que representan a los bits de
informacidn) a lo largo del material dieléctrico de geometria cilindrica. La ecuacion para la fibra
monomodo que aqui se considera se resolvid utilizando la técnica de paso dividido, en donde la fibra
se divide en pequefios trozos de unos cuantos metros [33].

La ecuacidén de la fibra en este caso puede pensarse como la accion de dos operadores que actuan
sobre el campo eléctrico que describe la sefal a propagarse, uno que considera la disperision
cromatica y otro que toma en cuenta la respuesta no lineal de la fibra dptica. Mediante la aplicacién
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de ambos operadores de manera alternada se va encontrando la funcidn solucién a lo largo de la
fibra, para lo cual hay que también alternar entre dos espacios de representacion: el directo y el
reciproco [53].

Parametro Valor
Atenuacion 0.23 %8
Km
Longitud 40 Km
Atenuacion Total 9.2dB
Banda de Operacion 1550 nm
indice de Dispersién Cromatica 18 —P5
nm-km

Tabla VI Resumen de los valores de la fibra dptica.

3.5 RECEPTOR

Después del demultiplexor de 16 canales, cuyas caracteristicas se han asentado en la seccién 3.4.2,
como penultimo gran bloque se encuentra el receptor. Dicha seccién comprende desde la salida de
la fibra dptica hasta la entrega de los bits. Su funcidn es colectar la sefial saliente del medio con
todas las deficiencias sufridas a lo largo de todo el camino desde el transmisor.

Como se ha visto, aunado a las pérdidas en los dispositivos, una variedad de sucesos afectan a la
sefial de informacién. Algunos de estos efectos son dispersién cromatica y FWM. A diferencia de
FWM, la dispersiéon cromatica ensancha el ancho espectral de un canal, aunque puede ser corregida
mediante el procesamiento de la sefal.

Figura 3.14 Diagrama esquemdtico del receptor.
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En la Figura 3.14 podemos percatarnos de los diferentes componentes que integran la seccion
receptora. La sefial entregada por la fibra se divide en dos caminos épticos para cada polarizacion.
Posteriormente pasa a través del hibrido de 90° de 2x4 junto con el oscilador local, teniendo este
ultimo las caracteristicas y especificaciones lo mds parecido al laser del transmisor posible.

Al atravesar los fotodetectores balanceados, la sefial pasa del dominio luminico al eléctrico y su
transformacién sigue las ecuaciones descritas en el capitulo 1. Cabe resaltar que dichos
fotodetectores son de tipo PIN, los cudles se encuentran con mayor facilidad en el mercado y poseen

una responsividad de aproximadamente 0.9%[54] [55]. Sin embargo, para prestarle un poco mas
de flexibilidad al sistema, se considerd que un indice aceptable de trabajo de los fotodetectores
fuese 0.8 %. De esta forma se podria aligerar el impacto que estos pudiesen infringir al desempefio

del disefio del sistema.

El modelo que se utilizo para representar el fotodiodo PIN es mediante la ecuacion 3.3.

((t) = ipn(t) + ngp(t) + nep(6) + iy 3.3

donde i,y (t) = r x P y es la corriente producida por la sefial luminica resultado del producto entre
la responsividad (7) y la potencia luminosa de la sefial de entrada (Ps).

n¢p, es la corriente de ruido de disparo.
iz describe el parametro conocido como la corriente oscura.
Ny, €s el ruido térmico.

En [56] podemos analizar un fotodetector balanceado que podria ser utilizado en este tipo de
deteccion coherente. Aunque el ancho de banda méximo en [56] es de 70 GHz, valor que sobrepasa
por mucho el filtrado deseado de 12.5 GHz, es apto para detectar de forma eficiente.

El filtrado eléctrico posterior se requiere por el hecho de que al combinar dos sefiales con la misma
frecuencia, se genera un espectro en banda base y un segundo espectro en F = 2f, siendo f la
frecuencia de la sefial original. El filtro es de tipo pasabajos, ya que el espectro que nos interesa es
el que se encuentra en banda base.

En la Tabla VIl podemos apreciar los valores de las distintas variables que componen el receptor.

Parametro Valor
Tipo de Fotodetector PIN
Responsividad 084

w
Filtro Eléctrico Bessel
Orden del Filtro Quinto orden
Ancho de Banda del Filtro 12.5 GHz
Potencia del LO 10 dBm
Ancho Espectral del LO 1 MHz
OSNR del LO 38 dB
Control de Polarizacion No

Tabla VIl Resumen de los valores del receptor.
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El control de polarizacién que se indica en la Tabla VIl es referente a un control adaptivo sensitivo a
la polarizaciéon de llegada de la sefial de informacién. Si el control estuviera presente, el
procesamiento digital para combatir el crosstalk por polarizacién no seria necesario, pero un
dispositivo extra seria esencial para adecuar el divisor de polarizacién a fin de obtener los mejores
resultados.

3.6 PROCESADO DIGITAL DE SENALES

Como etapa final se realiza el procesamiento de la sefial. Como se ha comentado en el capitulo 2,
los algoritmos que se utilizan en conjunto para recuperar la sefial una vez que esta ha sido trasladada
al dominio eléctrico son:

e DSP para compensar la dispersién cromatica. (OFDE)

e DSP para compensar PMD (TDE-C)

e DSP para reducir el crosstalk por polarizacién (MIMO)

e DSP para estimacion de la fase y eventual correccion (Viterbi-Viterbi)

Los cuatro algoritmos fueron realizados en MatLab, mostrando asi una colaboracion entre dos
programas potentes de simulacion y célculo.
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Capitulo 4: ANALISIS DEL SISTEMA Y FACTIBILIDAD TECNICA

4.1 INTRODUCCION

En este capitulo es donde se muestra los resultados de las diversas simulaciones que fueron llevadas
a cabo, empezando con una breve explicacién acerca de una variable inherente al simulador. La
seccién de optimizacidn termina con el calculo concreto de potencia en el transmisor, con lo cual
las demas pruebas no tienen un orden especifico. Sin embargo, se traté de acomodarlas como una
sucesién de eventos. Importantes aspectos son resaltados en las ultimas secciones debido a su gran
impacto en el sistema.

4.2 CARACTERISTICAS DE LA SIMULACION

Existen aspectos propios del simulador que fue necesario ajustar para que los resultados que
arrojase terminaran siendo fiables. Ya que entre mads grande la muestra de informacién enviada,
mayor es la confiabilidad: el aspecto mas importante es el nimero de bits para la simulacién. Un
numero de bits reducido haria que las simulaciones tomaran menos tiempo en completarse aunque
el producto resultante careceria de solidez para declararse concluyente.

En la Figura 4.1 se advierte como afecta al desempefio del sistema el nimero de bits por canal con
el que se realiza la simulacién. Cabe recordar que en cada canal se utilizé una sefial PRBS distinta.

Canal
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
1E-13
1E-14
1E-15
o
L
o
1E-16
J
1E-17
—2A11 IA13  =—=2A14  ——=2A]5 ——DA16
1E-18

Figura 4.1 Impacto del numero de bits de simulacion en la confiabilidad de los resultados.
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Como se puede notar en la Figura 4.1, la linea de tendencia negra indica que para la simulacién se
en que se utilizaron 211 bits (2048 bits) el indice de bit en error (BER) para los 16 canales posee
variaciones muy abruptas para canales adyacentes. Lo que estas variaciones nos indican es que la
muestra no es lo suficientemente grande para que el producto sea considerado como un indicador
de desempefio adecuado del sistema. Incluso el valor promedio esta por arriba del promedio que
se obtiene con un mayor niumero de bits, lo que refuerza el argumento anterior.

Conforme la cantidad de bits aumenta, las lineas tienden a una convergencia hacia un indice
aproximado de 10~17. Por ejemplo, la linea amarilla, que se realizé usando 23 bits (8096 bits) por
canal tiene variaciones notorias aunque la mayoria de los indices BER ya se encuentran entre 10~1°
y 10~17. El cuadruplicar el monto de bits hizo que se suavizara el vaivén del BER entre canales. Aun
asi no se hubo alcanzado una convergencia completa.

Con 2%y 215 bits (16384 y 32768 bits, respectivamente) los indices mejoran y aunque los cambios
siguen presentes, su injerencia ya no es de cuidado puesto que los cambios ya no son abruptos como
en casos anteriores. Se puede ver que para el caso de 21 bits (65536 bits) la diferencia con 2° bits
ya no es grande y podria ser considerada hasta despreciable. Por tanto, se asume que el valor de
BER ya ha convergido. Las pequefias fluctuaciones que se observan de canal a canal, son esperadas,
ya que son el resultado de utilizar diferentes secuencias PRBS para cada canal.

Se decidid que ambas opciones (2!° y 216) son adecuadas para que los resultados de las
simulaciones puedan ser considerados como leales al desempefio real del sistema. Para una mayor
precisién, todas las simulaciones fueron realizadas con 2° bits. La razén que no se aumentara esta
cantidad es que el sistema de cémputo utilizado no soporta mas de ese limite en términos de
memoria y tiempo de ejecucion.

4.3 OPTIMIZACION DEL FILTRO ELECTRICO EN EL RECEPTOR

Un aspecto de optimizacién en el receptor es el filtro eléctrico, que se encuentra situado después
de los fotodetectores balanceados. Una vez que se tiene la sefial dptica en el dominio eléctrico con
un espectro en banda base (F = 0) y el espejo del mismo en (F = 2f) se procede a trabajar con el
primero. Este filtro tiene la funcidn de discriminar todo aquello que no pertenezca a la sefal en
banda base y para ello se ocupa uno de propiedades pasa bajos.

Existen diferentes tipos de filtros que cumplen esta funcidn, el filtro que se manejé durante las
pruebas fue un Bessel. La principal razéon que se haya ocupado este tipo en particular es por la
linealidad que posee. Asi no se modifica ni un apice la fase, que pudo ya haber sufrido variaciones a
lo largo del sistema. Igualmente, es comun representar filtros eléctricos mediante esta
caracteristica.

La afinacion a la que se refiere este apartado consta principalmente en ajustar el ancho de banda
de manera que no recorte parte de la sefial Gtil y que al mismo tiempo desprecie residuos de canales
adyacentes o el propio espectro espejo generado nativamente en la recepcion homodina. Viendo el
representacion de la sefial en el dominio de la frecuencia de un solo canal, nos podemos dar una
idea de la posible magnitud del ancho de banda. En la Figura 4.2 se muestra el espectro recibido de
un canal inmediatamente después de los fotodetectores, es decir, luego de haber sido convertido
al dominio eléctrico.
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En este punto, antes de que la etapa de filtrado ocurra, podemos hacer una prediccidon que el ancho
del espectro util es aproximadamente 12 GHz, tomando en consideracién un ancho de banda en un
filtro se toma a 3 dB de atenuacion del valor maximo de la sefial que en este caso es alrededor de -
59 dBm (linea azul). Esta aproximacién es bastante inexacta, ya que no se pueden medir en la figura
las variaciones que posiblemente existirian en la frecuencia central de trabajo de los laseres del
transmisor y el receptor.

Figura 4.2 Espectro en el dominio eléctrico recibido de un canal de transmision a 100 Gbps previo
al filtrado. La marca azul indica el ancho de banda del filtro ideal, teniendo en
cuenta que éste debe de estar a 3 dB.

Este ancho de banda no es especialmente independiente del resto del sistema. De hecho, se
encuentra ligado muy cercanamente al filtro que yace en el multiplexor y demultiplexor. Existiria de
esta forma una relacién: el ancho de banda 6ptico del multiplexor es el maximo valor que debiera
tomar el ancho de banda eléctrico. Puesto que para el ancho de banda del multiplexor ya se ha
fijado una condicidn que debe de ser mayor a los 30 GHz y posteriormente se eligid trabajar con el
minimo, sélo valdria la pena analizar hasta este valor.

Sin embargo, como se presenta en la Figura 4.3, anchos de banda mas grandes que 12.5 GHz ya no
son necesarios para el analisis bajo el concepto que ya no existe diferencia considerable si se
continua aumentando.
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Ancho de Banda del Filtro Eléctrico [GHZz]
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Figura 4.3 Optimizacion del ancho de banda del filtro eléctrico en el receptor.

Se considerd que un valor minimo deben ser los 12.5 GHz, pudiendo tomar una cantidad mayor sin
que esto afecte el capacidad del receptor o el sistema en general. Como se hubo comentado
anteriormente, el espectro residuo que genera la recepcion homodina se encuentra en F = 2f vy
debe evitarse esa frecuencia, pero dado que f = 194 THz no tiene caso analizar este hipotético
caso.

4.4 ANALISIS DE LA POTENCIA RECIBIDA

Siguiendo con la linea de estudio del receptor, un primer andlisis es saber la potencia minima
necesaria para que este pueda detectar de forma correcta la seial. Antes de probar el sistema en
conjunto es un buen comienzo realizar algunos célculos como el presupuesto de potencia para tener
un buen panorama de las restricciones que pudiera haber en cuanto a la potencia transmitida se
refiere.

Una primera aproximacion es colocar el sistema transmisor de un solo canal directamente
conectado al receptor una vez que ambos han quedado especificados con base en la disponibilidad
del mercado. Este escenario de estudio se le conoce como configuracién Back-to-Back. Habiendo
propuesto un BER minimo de 10713 para asegurar una transmision libre de errores se varia la
potencia del transmisor y se toma nota de los indices de bit en error que se obtienen, siendo este
nuestra principal guia de la eficacia del conjunto.

La Figura 4.4 muestra los resultados obtenidos para diferentes potencias a la entrada del receptor.
Se efectud un estudio desde los —42 dBm; sin embargo, los resultados que caracterizan la habilidad
del receptor para obtener el BER minimo se encuentran en el rango mostrado en dicha grafica.

-56 -



Por las lineas negras que muestran el BER deseado es posible hacer una declaracién de la potencia
minima requerida por el receptor. Para potencias menores a -30 dBm el BER se ha deteriorado
demasiado y ya no es util si se requiere evitar cédigos de correccion de errores.

Potencia Optica Recibida [dBm]

-30 -295 -29 -285 -28 -275 -27 -265 -26 -25.5 -25
1E-8

1E-9
1E-10
1E-11

1E-12

LLIE-13
1E-14
1E-15
1E-16
1E-17
1E-18

Figura 4.4 Grdfica de andlisis de la potencia de recepcion basada en el indice de bit en error (BER).

Una vez que se conoce el minimo de potencia, o sensitividad del receptor, se procede a realizar el
presupuesto de potencia. Este calculo se realiza tomando en cuenta todas las atenuaciones que la
sefial puede sufrir empezando a contarlas desde el receptor hasta el transmisor. De esta forma se
sabrd de manera aproximada qué potencia es la minima del lado transmisor a partir de la minima
en el receptor.

La ecuacidn que nos permite conocer la potencia necesaria en la parte del transmisor se presenta a
continuacion.

Ptx = Pminrx + Amux + Apemux + Aro + Acon + Amoa + Apol 4.1
donde:
P;, es la potencia del Iaser en la parte transmisora
Pinrx €S |la potencia minima requerida por el receptor.
Apux Y Apemux Son las atenuaciones correspondientes al multiplexor y demultiplexor.
Aro es la atenuacién debida a los 40 km de fibra dptica.
Acon €s la atenuacidn por conectores descrita en la seccidén 3.3.4.

Apoa son las pérdidas que sufre la seial debido a los Mach Zehnder y demas componentes del
modulador.
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Ap,y €s la atenuacidn correspondiente al divisor y combinador de polarizacion.

Las atenuaciones desde la etapa receptora se compilan en la Tabla VII.

Causa Atenuacion Atenuacion Acumulada
Demultiplexor 6 dB 6 dB
Fibra Optica (40 km) 9.2dB 15.2 dB
Multiplexor 6 dB 21.2dB
Conectores 2dB 23.2dB
Modulador 12 dB 35.2dB

Tabla VIII Atenuaciones de la sefial debido a los diversos componentes del sistema.

El resultado que nos arroja el estudio de las atenuaciones presente en la Tabla Vlll es de 35.2 dB. Y
como se observo en la Figura 4.4, la potencia minima requerida son los —27.3 dBm. Por lo tanto la
ecuacion 4.1 se reduce y queda expresado en 4.2.

Pey = Prinrx + Ascumuiada = —27.3 dBm + 35.2 dB = 7.9 dBm 4.2

Lo que 4.2 nos indica es que son necesarios al menos 7.9 dBm en el laser del transmisor para que
se consiga un BER de 10713, Hasta ahora no se han tomado en cuenta efectos no lineales como
FWM o XPM ni Dispersién Cromdtica, puesto que se ha juzgado a la fibra sélo por su atenuacién. La
penalidad de potencia que pudieran presentar estos dos factores, determinara el valor final de la
potencia de transmisién.

Potencia Ogtlca Recibida [dBm]
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Figura 4.5 Grdfica de comparacion de la potencia de recepcion basada en el indice de bit en error
(BER) entre el sistema Back-to-Back (sdlo atenuacion), el sistema sin dispersion
cromdtica (CD), sin efectos no lineales (NL) y el sistema completo.
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La curva negra representa el desempefio del sistema cuando se supone una fibra dptica con un

ps-nm . T
e Y UNa pendiente en la recta, que indica como se comporta

la dispersidn, igualmente de O, de esta manera se asegura que el coeficiente de la dispersion
cromatica sea 0 para todas las longitudes de onda de la fibra 6ptica. Como podemos apreciar en la
Figura 4.5, dicha curva sin dispersién se encuentra encimada con el caso Back-to-Back (Ideal) lo cual
nos indica que, para el rango de potencia mostrado en la figura, la diferencia que existe entre el
sistema completo y el ideal se debe enteramente a la dispersién. Esto no significa que el procesado
digital de sefiales no realice el trabajo de compensar la dispersién sino que dicho efecto produce en
la sefial transmitida un fendmeno de desfasamiento con respecto a la la sefial en el oscilador local
en el receptor. Este desfasamiento hace que sea mas dificil emparejar las seiales al momento de la
recepcién aunque exista un algoritmo que reduzca esta divergencia.

indice de dispersién cromdtica de 0

Es notorio que existe una diferencia entre los niveles minimos necesarios. Mientras en el caso Back-
to-Back se habia establecido una potencia de -27.3 dBm en el lado del transmisor, en el sistema
completo se requieren -24 dBm, lo que supone una penalidad en potencia de 3.3 dB. Dicha variacion
se debe a los efectos no considerados en el presupuesto de potencia como la etapa de filtrado en
el multiplexor y demultiplexor, efectos propios de la fibra y de otros efectos dpticos presentes en
los diversos componentes que conforman el sistema, tal como el efecto de la dispersion en el
desfasamiento entre el laser del transmisor y el oscilador local, explicado anteriormente.

Pey = Prinrx + Ascumulada = —24 dBm + 35.2 dB = 11.2 dBm 4.3

Ahora la potencia minima del Iaser en el transmisor para el conjunto cambia de 7.9 dBm a 11.2 dBm.
Siendo este ultimo el limite definitivo que se debe acatar para conseguir un indice de bit en
error de 10713, lo que garantizaria una transmision libre de errores.

4.5 POTENCIA DEL BLOQUE TRANSMISOR

Una vez fijados los valores de anchos de banda a lo largo del sistema y el presupuesto de potencia,
se puede manipular un elemento que es de los que rige con mas severidad el desempefio y alcance
del sistema: la potencia de transmisién.

Para delimitar el valor superior de la potencia y al mismo tiempo medir la nocividad de los efectos
no lineales en el conjunto, es indispensable realizar un par de simulaciones variando la potencia y
ademads considerando que en un caso las no linealidades propias del medio no existen y por lo tanto
no afetan al BER. El caso complementario es realizando el mismo barrido de potencias de
transmisién y considerando las no linealidades conforme a especificaciones de una fibra dptica
convencional.

Se advierte en la Figura 4.6 los resultados de ambas simulaciones comentadas. Cabe destacar que
las condiciones bajo las que se han realizado estas pruebas son con los 16 canales (1 laser por canal)
que forman el sistema completo, multiplexados y enviados a través de 40 km de fibra SMF. En el
lado del receptor se separard la totalidad de canales y se midid el BER del canal 8, siendo esta
eleccidn irrelevante puesto que se demostrd en la Figura 4.1 que no existe variacion entre canales
gue denote un mejor o peor rendimiento. Las optimizaciones realizadas hasta el momento sobre el
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transmisor y, multiplexores y demultiplexores fueron programadas. El método de prueba fue variar
la potencia del conjunto de 16 laseres del transmisor para obtener las tendencias en la grafica.

Potencia del Transmlsor [dBm]
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Figura 4.6 Grdfica para distinguir el efecto de las No Linealidades. BER contra Potencia del Idser en
el transmisor. Con efectos no lineales en rojo y, sin dichos efectos en verde.

Se distingue en la Figura 4.6 la tendencia que siguen los indices de bit en error (BER) conforme se
incrementa la potencia en el laser del transmisor. Es notorio que las no linealidades no juegan un
papel importante a lo largo de todo el sistema puesto que no existe diferencia notable entre las dos
curvas de tendencia. La verdadera afectacion se contabiliza para potencias muy altas > 10 dBm o
> 10 mW por transmisor (> 24 dBm o > 250 mW en el laser), que en realidad no son practicas ni
comunes en los laseres de semiconductor que se usan en telecomunicaciones.

Hay un caso que es interesante analizar y es comparar cuando el sistema no posee dispersion
cromatica. En la Figura 4.7 podemos apreciar la tendencia entre las diferentes condiciones a las que
se ha puesto en funcionamiento.
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Potencia del Transmisor [dBm]
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Figura 4.7 Grdfica donde se distinguen el efecto de las No Linealidades y la Dispersion
Cromdtica(CD). Se denota el BER contra Potencia del transmisor. Caso Back-to-
Back en azul, sin Dispersion Cromdtica en negro, sin efectos no lineales en verde y
el sistema completo en rojo.

Esta grafica demuestra un mejor entendimiento practico, ya que al variar la potencia del transmisor
y mostrar en qué medida afectan los efectos que estan presentes en el sistema, nos ayuda a
comprender qué componente nos afecta mas en el desempefio del conjunto.

En la Figura 4.7, la linea negra manifiesta la conducta del sistema cuando no existe dispersion
cromatica. Es notorio lo pronunciado que cambia después de los 0 dBm por transmisor. La forma de
propension de esta curva corresponde andlogamente a la del sistema completo con la diferencia
que la primera sube mucho antes. Esta subida precipitada se debe principalmente a que la
dispersidn cromatica retarda el efecto de los fendmenos no lineales, ya que al desplazar los pulsos
hace que los efectos no lineales no interfieran de forma tan directa en los demas canales.

Es concluyente que la trascendencia de las no Linealidades no es de gran impacto en nuestro disefio.
Esto es atribuido a una baja potencia por parte del arreglo en el transmisor.

Como se hubo visto en la seccién anterior, una potencia de 11.2 dBm a la salida del laser seria
suficiente para alcanzar el indice de bit en error necesario, sin embargo, al aumentar 2 dB a la
potencia de la sefal, se podrian preveer algunas variaciones no contempladas en este documento.
Con algunos laseres propuestos en la seccién 3.3.2 esta potencia propuesta de 13 dBm puede ser
alcanzada sin problema y agregaria un indice mucho mejor de BER al sistema. Adicionalmente se
podria extender la distancia un poco mas sin la necesidad de bajar del limite de los 10~13.
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4.6 POTENCIA DEL OL EN EL RECEPTOR

Una vez fijada la potencia del [dser contenido en el transmisor que asegura un indice de bit en error
maximo de 10713, el siguiente eslabén consiste en situar la potencia del laser que actua como
oscilador local en el receptor. A simple vista la potencia del mismo no pareceria influir en gran
medida en el BER, sin embargo, a través de las ecuaciones 1.32 y 1.33, que resultaron del analisis
del receptor, se muestra que la potencia de la sefial que llega al modulador y del oscilador local se
combinay, es precisamente la mezcla de ambas la que se entrega a la etapa de procesamiento.

Las condiciones sobre las que se efectud esta unidad de simulaciones consiste en dotar al laser del
transmisor con una potencia de 13 dBm, como quedd estipulado en la seccidn anterior. Aparte del
escenario de los 40 km que es nuestro objetivo principal, se han realizado las mismas pruebas para
distancias de 20 km y 60 km. Esto sin modificar las demas variables, con el fin de probar el sistema
para diferentes distancias y analizar si el oscilador local puede hacer diferencia en operaciones de
trabajo inusuales.

Potencia del OL en el Receptor [dBm]
-4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

1E-4
1E-5
1E-6
1E-7
1E-8
1E-9
1E-10
LJ1E-11
0 1E-12
1E-13
1E-14
1E-15 —_— —
1E-16
1E-17 ——

1E-18

—e—20 km

——40 km

—=—60 km

®
[ J

Figura 4.8 Andlisis de la potencia del oscilador local en el receptor.

La Figura 4.8 presenta los resultados de variar la potencia del oscilador local (OL) en el receptor. El
rango de potencias de trabajo se situ6 desde los —4 dBm (0.3981 mW) hasta los
20 dBm (100 mW). Lo que muestra la grafica es que la potencia del OL influye en cierta medida al
BER, que concide con lo que se predijo. Sin embargo, la caida que presentan los indices a medida
que se aumenta la potencia es un poco mas precipitada de lo que se esperaba.
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La curva roja que se presenta en la Figura 4.8, que constituye el comportamiento del sistema para
el caso de 40 km de fibra dptica, precisa la minima potencia dptica que debe poseer el oscilador
local para poder ofrecer un BER de 10713 y esta es aproximadamente 3 dBm. Es clara la tendencia
del BER a mejorar mientras mas potencia posea el oscilador local. Esto se debe a que cuando se
hace la deteccidn coherente, este valor se combina con su homdénimo de la sefial recibida, como
resultado el fotodetector percibe una mayor energia y en consecuencia se mejora un poco el indice
de bit en error.

Es légico pensar que aumentanto la potencia del oscilador local eventualmente se podra conseguir
cualquier BER deseado, sin embargo, es posible discernir que cuando el oscilador local alcanza un
nivel de potencia de alrededor de 10 dBm o mayor, la inclinacién de la curva decrece para alcanzar
un piso que significa que este parametro es limitado enteramente por la potencia de recepcion que
a su vez es dependiente de la potencia en el transmisor, la distancia y la atenuacién de la fibra.

En tanto que la linea verde representa un escenario con 60 km de fibra, es notorio que los indices
de bit en error se deterioran con bastante rudeza. Esto es en parte debido a que el disefio se ha
realizado teniendo en mente la meta de los 40 km y, ponerlo a prueba con un 50% mds de distancia
es un logro extra que no es facil de cumplir. A pesar de eso, cuando el OL sube bastante de potencia
se acerca bastante al limite aceptable de BER, pero sin poder alcanzarlo, que demuestra lo que
naturalmente se esperaba: los parametros elegidos para la instalacion del sistema de 40 km no es
posible operarlo a 60 km debido a la atenuacién extra.

En contraste, la curva azul es la que se beneficia en mayor proporcidon del aumento de la energia
luminosa del laser, puesto que la intensidad de la sefial recibida tiene menos atenuacion que los
casos anteriores. Aunque este escenario es el menos revelador de los tres, un aspecto que bien
valdria |la pena resaltar es la compatibilidad con distancias menores del mismo sistema.

Ahora es claro que las caracteristicas de ambos laseres en el sistema comparten una muy estrecha
relacidn de potencia, frecuencia de trabajo, fase y ancho espectral. En este punto se podria asegurar
que estos aspectos de ambos laseres se complementan o que tienen una relacidn de empuje-jale.
Esto significa que si una propiedad de un componente en un extremo sobrepasa los limites
establecidos, se puede compensar en su contraparte colocado el cabo contrario.

Sin embargo, esta compensacién tiene un limite y es apreciado en la Figura 4.8, una vez que se ha
aumentado suficientemente la potencia en un extremo, se tiene a un nivel de saturacidn, lo que se
podria traducir en el tope del sistema en cuanto a eficacia. Dado que el limite apreciable radica
alrededor de los 10 dBm se utilizara este valor para que este pardmetro no sea un factor que pueda
mermar el BER de forma manifiesta.

4.7 ANALISIS DEL OSNR EN EL SISTEMA

La potencia es una de las caracteristicas mas sobresalientes en un laser, muy ligada a ésta se
encuentra la relacion de nivel sefial a ruido en el dominio éptico (OSNR, por sus siglas en inglés).
Este valor se mide en decibeles (dB) y figura la proporcion que existe entre el nivel de potencia
maxima del laser y el nivel de potencia promedio del ruido.
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El OSNR se convierte asi en una medida de calidad del laser. Por ejemplo en nuestro caso, en base
a la documentacion encontrada los niveles de OSNR varian alrededor de los 38 dB vy, siendo este
un valor facilmente asequible en el mercado se tomard como medida de referencia inicial.

OSNR del |aser en el receptor [dB]
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Figura 4.9 Grdfica de andlisis del impacto del OSNR en el sistema como funcion de este pardmetro.
La leyenda indica los valores de OSNR en el transmisor.

La Figura 4.9 muestra la combinacion de OSNR en el sistema completo. La forma de interpretarlo
consiste en tomar una linea, por ejemplo la curva verde. Lo que nos indican los 28 dB de la leyenda
es que ese valor de OSNR se le ha asignado al laser en el bloque transmisor. En el eje de las abscisas,
llamado OSNR del Iaser en el receptor u OSNR del oscilador local, nos indica que se ha realizado el
barrido de este pardmetro para un determinado monto de OSNR en el transmisor. El eje de las
ordenadas, llamado BER, nos muestra el resultado de las combinaciones de niveles de OSNR de
ambos laseres del sistema. De esta forma se tiene una percepcién general del resultando del
conjunto.

La diferencia es enorme entre las lineas verde y roja, que caracteriza un OSNR en el transmisor de
28 y 33 dB respectivamente. No obstante, esta diferencia se reduce cuando se observan las lineas
roja y negra, que representan 33 y 38 dB. Esto apunta a que existe una mejora exponencial
decreciente, es decir, se visualiza un estado de estabilidad. Esta estabilidad parece haberse
encontrado alrededor de los 38 dB de OSNR en el transmisor, ya que como se puede apreciar en la
Figura 4.9, las lineas amarilla y azul, que representan 43 y 48 dB, ya no presentan cambios de
importancia. El que la distancia entre las curvas ya no sea relevante significa que relaciones de seial
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a ruido dpticas mayores a los 38 dB en el transmisor ya no son recomendadas pues no existird una
mejoria que lo justificara.

Ahora es el turno de analizar dichos indices en el receptor, teniendo en consideracion que 38 dB son
dptimos en el extremo opuesto, por lo tanto se toma como punto de partida la linea negra en la
Figura 4.9. Como se percibe, todos los resultados obtenidos a lo largo de la curva de los 38 dB
permanecen debajo del BER = 10713, razén suficiente para considerarlo un monto perfectamente
adecuado para el sistema. Inclusive para OSNR del receptor muy bajos, como lo son 28 dB, el BER
se mantiene debajo del limite.

Ya que el umbral que se ha trazado a lo largo de este trabajo es 10713, vale la pena estudiar otros
resultados que se ajustan a este confin. Para relaciones de sefial a ruido de 33 dB en el transmisor,
se obtienen buenos resultados con OSNR en el |aser del receptor mayores a = 30 dB.

Un comportamiento que esta presente en todas las curvas de la Figura 4.9 consiste en que el BER
mejora conforme el OSNR del LO en el receptor aumenta. Sin embargo, esta mejora no obedece a
un incrementeo lineal sino mas bien a uno con un tope o piso cuando el OSNR del LO alcanza valores
altos, alrededor de 40 dB.

El OSNR es mermado principalmente por amplificadores y etapas de filtrado. Como en el presente
disefo se ha evitado hacer uso de amplificadores y la sefial de un canal sélo pasa por dos filtros, el
OSNR no se modifica significativamente y es principalmente por esta razén que tiene un poco mas
de libertad en su rango de operacién. El OSNR que se eligié fue 38 dB en ambos laseres, ya que la
apreciacion en la gréfica indica que después de este valor ya no existe una diferencia notable que
justifique montos mayores de este parametro.

4.8 ANCHO ESPECTRAL DE LOS LASERES EN EL SISTEMA

Como ultima variable a modificar para ver su impacto en el indice de bit en error, es el ancho
espectral de los laseres del sistema. Este parametro es uno de los que mas repercuten al sistema
puesto que no hay gran medida de correccidn y el procesamiento para compensarlo tiene un limite
alrededor de 3 MHz. Aunque 1 MHz es suficiente para que el sistema funcione de manera dptima
es recomendable que este monto se mantenga lo mas pequefio posible, ya que de esta manera el
desfasamiento que produce la dispersidon cormdtica de la fibra entre el Idser del transmisor y el laser
del oscilador local se minimiza, reduciendo en consecuencia la penalidad de potencia observada y
que es producida por este efecto. De esta manera se podria disponer de un presupesto de potencia
ligeramente mayor.

Para los laseres presentados en [41], [42] y [43] se puede apreciar que poseen anchos espectrales
de hasta 100 KHz lo que representa una mejora en el desempefio del disefo. Sin embargo, para
adquirir una idea mas precisa de cual se podria considerar un valor maximo y uno dptimo es
necesario realizar simulaciones cambiando los anchos espectrales de los laseres del conjunto para
de esta forma encontrar un equilibrio.

Las condiciones que se presentan para este entorno son que el laser del transmisor cuenta con una
potencia de transmision de 13 dBm y un OSNR de 38 dB. La separacion entre canales fijada en los
100 GHz de acuerdo a la ITU-T G.694.1 como se hubo establecido anteriormente. En la parte del
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receptor, el oscilador local cuenta con una potencia de 10 dBmy una OSNR similar de 38 dB. La
Figura 4.10 refleja los resultaods obtenidos.

Ancho espectral del LO [Hz]
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Figura 4.10 Grdfica de andlisis del impacto del ancho espectral de los Idseres en el sistema. La
leyenda indica los valores del ancho espectral en el transmisor.

Andloga a la Figura 4.9, se interpreta la Figura 4.10. Las lineas de diferentes colores representan
diversos valores de ancho espectral por parte del transmisor. En este caso cuatro valores fueron
escogidos por su importancia: en azul 1 Hz que representaria el casi ideal de poseer un laser
perfectamente estable a la frecuencia de trabajo; en amarillo representa los 100 KHz que un laser
de muy buena calidad puede alcanzar; rojo simbolizando 1 MHz siendo este valor el maximo de una
fuente luminosa disefiada para operar en sistemas de comunicaciones épticos; y por ultimo, la curva
negra de los 10 MHz que representaria un laser de pobre construccion.

Se ha trazado una linea punteada para diferenciar el BER requerido. Como es notorio, para un laser
en el transmisor con un ancho espectral de 10 MHz no se acerca ni por mucho al valor de BER
deseado, por lo que no se recomienda. Por el contrario, las combinaciones que cumplen la meta de
conseguir un BER de 10713 o0 menor se alcanzan con un ancho espectral menor o igual a 1 MHz en
el transmisor y receptor, de hai que estos valores se recomienden.

En la Figura 4.10, se puede apreciar que el caso de los 100 KHz tiene muy poca diferencia con el caso
ideal (1Hz). No obstante, el costo de ese tipo de laseres pudiera disparase haciendo esta una opcion
menos viable de implementar en la realidad.
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La tendencia exponencial de las curvas para valores por encima de 100 KHz nos permite visualizar
qué tan sensible es un sistema de comunicaciones dptico a esta variable. Es sin lugar a dudas uno
de los principales limitantes a nivel global sino el que mayor injerencia tiene en el desempeiio del
conjunto.
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Capitulo 5: CONCLUSIONES

A lo largo de este trabajo se presentd la propuesta y analisis de un sistema de transmisidn éptico
coherente con los requerimientos necesarios para alcanzar una tasa de transmisién total de 1.6 Tbps
con una distancia mdxima de 40 km. Desgraciadamente, al momento de realizar este proyecto las
bases de la recomendacion Ethernet todavia no se habian planteado por parte de la IEEE, lo que por
una parte nos concedid cierto grado de libertad al momento de fijar pardmetros como nimero de
canales, potencia de los ldseres y distancia minima. Por esta misma razén algunos parametros
fueron expresados en intervalos de valores en los que se obtiene un BER menor a 10713 mientras
se fijaban los demds valores del sistema.

El acotar los parametros dentro de limites nos permite tener tolerancia extra en el sistema. Las
relaciones directas entre caracteristicas de los dispositivos que se vislumbraron mientras se hacian
pruebas con el conjunto son las siguientes de acuerdo a los componentes.

Del Iaser en el transmisor con el oscilador local en el receptor:

A. La potencia
B. EIOSNR
C. Elancho espectral

Para el caso de la potencia en el transmisor el minimo es de 11 dBm, potencia con la cual se alcanza
el minimo de BER establecido. Esta medicidon se obtuvo para una potencia del oscilador local de
10 dBm. Esto representa un equilibrio entre las potencias de ambos, sin embargo, es preferible que
en el lado receptor sea menor la intensidad luminosa del oscilador local, ya que componentes como
el hibrido 2x4 de 90° acepta una potencia de entrada maxima de 10 dBm. Es por esta razén que se
decidié aumentar la potencia de transmisién y reducir en lo posible la de recepcién.

De acuerdo con la gréafica en la Figura 4.8, al incrementar la potencia en el bloque transmisor a
13 dBm se logra reducir la potencia del oscilador local a alrededor de los 3 dBm. Resultado mas
deseable que el obtenido en un principio.

Con respecto al OSNR en la Figura 4.9 se concluyd que un nivel aceptable de OSNR para ambos
laseres es 38 dB, monto que asegura una habilidad del sistema de entregar un BER menora 10713,

El aspecto mas dramatico es el del ancho espectral, puesto que el sistema es mucho mas sensible a
este valor que a los demds. Analogo a las anteriores caracteristicas, este rubro se denota en
intervalos. El ancho espectral de ambos laseres debera de ser menor o igual a 1 MHz. En caso que
alguno de ellos rebase ese limite se tendra que compensar en su contraparte. El mdximo para que
un laser se salga de ese limite es aproximadamente 3 MHz y su correspondiente compensasion
serian 100 KHz en el extremo contrario.

Del multiplexor y el demultiplexor:

A. El ancho de banda de los filtros
B. El espaciamiento inter canal
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El ancho de los filtros épticos dentro del multiplexor y demultiplexor debe ser siempre mayor a los
30 GHz, como demostré con anterioridad. Vale la pena resaltar que un valor desigual en estos filtros
no afecta en el BER, siempre y cuando no se rebase el minimo establecido.

En cuanto al espaciamiento intercanal se ha establecido en 100 GHz y los canales se han acomodado
acorde a la norma de la ITU de la division de Telecomunicaciones G.694.1 [44], aunque en si el
sistema podria, de ser necesario por motivos de eficiencia espectral, reducir el espacio intercanal a
la mitad.

En el caso de la distancia propuesta inicialmente de 40 km, es claro que en todos y cada uno de los
escenarios y afinaciones se trabajé bajo esta premisa, siendo de esta forma que este rubro quedara
completamente cubierto.

Como se demostré en la Figura 4.8, el sistema no estad listo para distancias mayores a los 40 km. Por
consiguiente los transceptores propuestos son aptos para todas las distancias menores a este limite,
guedando cubiertas algunas de las longitudes de interés para la IEEE como son el caso de 2, 10y 20
km.

El recuento de todos estos pardmetros queda denotado en la Tabla IX.

Concepto Valor o Rango (Optimo)
Transmisor
| Potencia del laser 11.2dBm < x < 24dBm (12 dBm) |
OSNR del laser
Ancho espectral
Numero de Bits de la Simulacién

Modulador

Tipo 1Q

Configuracion Doble MZM de Gnica entrada
Formato de Modulacidn QPSK

NUmero de Bits por Simbolo bit

Simbolo
Tasa de Simbolos GSimbolos

segundo

Doble polarizacion Si, Dual-Pol

Pérdidas por Insercion <12dB
Multiplexor / Demultiplexor

Pérdidas por Insercion <6dB

Ancho de Banda del filtro =>30GHz

Tipo de Filtro Gaussiano

Orden del filtro 2do orden

Espaciamiento Intercanal > 40 GHz (100 GHz)

Fibra Optica
Pérdidas < 0.23dB/km

Disperidn 17 P2
nm-km

indice PMD 5 S_
ndice 3.1623e 15m
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7 . . . 2
| Indice de las no linealidades 236.82255532074e-22 mW |

Distancia <40 km

Receptor
Potencia del oscilador local 3dBm < x <10dBm
OSNR del oscilador local 38dB

Ancho espectral del oscilador local < 1MHz
Responsividad de los fotodetectores ~ 0.8A/W
Ancho de Banda del filtro eléctrico > 12.5GHz
Tipo de filtro eléctrico Bessel

| Orden del filtro eléctrico 4to orden |

Tabla IX Especificaciones finales del sistema

En la Tabla IX se muestran un conjunto de valores que pueden ser implementados sin que esto
afecte a los demas o baje el BER = 10713, Los montos acotados entre paréntesis son los
recomendados para que los laseres tengan una potencia balanceada y que el espaciamiento
intercanal se ajuste a la recomendacion de la ITU.

5.1 TRrRABAJO FUTURO

Esta propuesta de un sistema es sdlo el principio de un largo trayecto de desarrollo de los formatos
avanzados de modulacién y deteccidon coherente. En el presente disefio se encontraron algunas
principales limitaciones que pudieran dar paso a futuros trabajos de investigacién.

La principal limitacidn en cuanto al formato de modulacidn no es la capacidad de modular
la sefial luminosa y transmitirla por la fibra, sino el poder recibirla e interpretarla de manera
correcta. Especificamente por el procesado que se encarga de compensar y corregir algunos
efectos nocivos que le ocurren por su travesia a lo largo del sistema. De esta manera, es un
reto muy interesante el adaptar los algoritmos para que trabajen para formatos de
modulacién con cantidades mas grandes que 2 bits por simbolo, por ejemplo 16QAM,
64QAM, etc.

Una vez que los métodos de procesamiento para 16QAM se encuentren en una etapa
aceptable se podria realizar el siguiente estandar de Ethernet utilizando la misma tasa de
simbolos para conseguir elevarlo a 3.2 Thps haciendo en analisis para demostrar su
factibilidad.

Un factor que limita terminantemente la tasa de simbolos por segundo es que en la etapa
de recepcion se situa un convertidor analdgico-digital (ADC, por sus siglas en inglés), el cual
trabaja a una tasa de conversién maxima de 50 Giga-muestras por segundo. El hecho que
cada simbolo requiera de dos muestras hace que la tasa de simbolos por segundo se
encuentre en los 25 GSim/seg. El desarrollo de nuevas técnicas para los convertidores ADC
mas rapidos abriria la posibilidad de aumentar el nimero de simbolos por segundo de un
modulador, consecuentemente elevar el nimero de bit por segundo de un canal y
finalmente dando como desenlace el incremento sustancial de la tasa total transmitida por
el sistema.
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Capitulo 6: ANEX0

A partir de este trabajo de investigacién, un articulo fue elaborado para presentarse en la
conferencia del CCE 2015. . La referencia es M. A. Garcia-Yafiez, R. Gutiérrez-Castrejon; Technical
feasibility of a 400 Gb/s unamplified WDM coherent transmission system for Ethernet over 40 km of
single-mode fiber. IEEE 12t International Conference on Electrical Engineering, Computing Science
and Automatic Control (CCE 2015), Mexico City, Mexico, 28-30 Octubre 2015, p. 290-295. ISBN: 978-
1-4673-7839-0.
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WDM Coherent Transmission System for Ethernet
over 40 km of Single-Mode Fiber

M. A. Garcia-Y afez, R. Gutiérrez-Castrejon
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Abstract— The proposal, analysis and technical feasibility of a
4 x 100 Gb/s 40-km coherent optical system over single-mode
fiber for next generation Ethernet data transmission are
presented. The link is based on a 100 GHz-spaced channel plan
on C-band that employs DP-QPSK as advanced modulation
format. Typical coherent transmitters and receivers with state-
of-the-art digital signal processing functionalities are considered,
avoiding the use of any type of optical amplification or forward
error correction. According to the analysis, an optical
transmitter power per channel between -5.6 dBm and -1.0 dBm
guar antees the error-free operation (BER < 1x10™) of the 40-km
transmission link. Further system details are also presented. This
simulation work leverages the use of coherent technology at
metr o network level.

Keywords—Coherent detection; DP-QPSK; DSP; IEEE 802.3
standard; metropolitan network; wavelength division multiplexing.

I. INTRODUCTION

In spite of its complexity and higher cost, coherent optical
communication systems (COCSs) exhibit higher sensitivity and
more efficient use of the available spectrum than direct-
detection systems (DDSs). Moreover, coherent optical
receivers can incorporate adaptive electronic equalization of
linear transmission impairments and they can even alow for
compensation of imperfections of the transmitter and receiver
front-ends [1, 2]. Thanks to these characteristics, COCSs are
gradually becoming the sandard for broadband data
transmission in wide-area networks (WANSs). However, the
popularity of new services such as video-on-demand, server
virtualization, cloud computing, grid computing and “the
internet of things’, will soon transfer the transmission demand,
formerly associated to long-haul networks, to the metro-core
network level [3]. To cope with this necessity, a technological
upgrade in metro links, most probably based on coherent
technology, will be required before the end of the decade [4].

Ethernet is the most widely deployed networking
technology in the world [5]. Although originally conceived for
computer interconnection in local area networks (LANS), its
reach has recently been extended to also embrace metropolitan
area networks (MANS). In particular, the most recent update of
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the IEEE standard, considering a maximum operational data
rate of 100 Gh/s, defines a physical medium dependent (PMD)
sublayer designed to reach up to 40 km over single-mode fiber
(SMF) [6]. It is termed 100GBaseER4. In the usual
architecture, four optical channels, each modulated at 25.78125
Gb/s in non-return-to-zero (NRZ) format, are implemented
using wavelength division multiplexing (WDM) and direct
detection [7]. A semiconductor optical amplifier is employed to
fulfill the power budget of the link. The next generation of the
standard is currently under development by the IEEE 400 Gb/s
Ethernet Task Force (400 GbE TF) [8]. Unexpectedly,
however, the PMDs currently being designed contemplate a
maximum reach of only 10 km. Clearly, this fiber length is
insufficient for extended-reach applications aimed for MANS.
Among the different architectures being investigated, an 8 x 50
Gb/s WDM approach based on 4-level pulse-amplitude
modulation (PAM-4) is the most probable configuration to be
adopted [9]. Unfortunately, such a design cannot be easily
adapted to reach a distance of 40 km over SMF, mainly due to
chromatic dispersion and signal power attenuation constraints
[210]. An alternative approach to set up the 40-km reach 400
Gb/s Ethernet interface is to use a COCS, which, among other
enabling technologies, it is based on the use of advanced
modulation formats, such as quadrature phase shift-keying
(QPSK), and coherent homodyne detection assisted by digital
signal processing [11]. Although less effective in terms of
operation cost and initia investment than DDSs, it would
represent an actual leapfrog in MAN technology, paving the
road for the implementation of higher speed standards in
forthcoming years.

Based on the aforementioned argument, in this contribution
we propose and numericaly demonstrate the technical
feasibility of a COCS to set up the extended-reach PMD of
next generation Ethernet technology operating at 400 Gb/s.
Our design do not rely on any kind of optical amplification or
the use of forward error correction techniques, thus reducing
costs and latency, respectively. It depends, however, on WDM
equipment to deploy four optical channels, each running at 100
Gb/s on C-band. Care has been taken to select model
parameters in accordance to specifications of commercial or
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Fig 1.Setup of the proposed WDM 400 Gb/s Ethernet system with coherent detection. Each of the four optical channels runs at 25.78125 Gbaud in DP-QPSK
format. Each transmitter (receiver) has two 1Q modulators (90° hybrids and balanced photodetectors) for each orthogonal polarization.

close-to-market devices, thus guaranteeing reliable simulation
results. Following ITU-T G.709 OTN recommendation to
implement the optical transport unit 4 framing (OTU4),
running at 112 Gh/s in a single wavelength, we have chosen
polarization multiplexed QPSK as the working modulation
format. Hence, the transmission symbol rate per lambda has
been set to 25 Gbaud. A constellation diagram of the received
signa can be observed in Fig. 7.

The proposed architecture and simulation details are
presented in the next section, which includes an analysis to find
the more adequate choice of optical filter bandwidth and
channel spacing values for the system. Section |11 is devoted to
demonstrate, through accurate simulations employing the well-
tested VPItransmissionMaker™ simulation suite, the technical
feasibility of our design. The demondtration is based on
showing that a bit-error-ratio (BER) lower than 1x10™ can be
actualy achieved using the presented system. The selected
error-free threshold agrees with the objectives determined by
the 400 GbE TF [12]. Finaly, in section IV, our conclusions
are summarized.

[1. SIMULATION SETUP

The diagram of the proposed COCS is shown in Fig 1. Four
WDM channels, each running at a raw data rate of 100 Gb/s,
are transmitted through a conventional SMF 40-km long. The
transmitter consists of eight |Q modulators, which in turn are
composed of two orthogonal single-drive Mach-Zehnder
modulators [13]. Since polarization multiplexing is employed,
two |Q modulators, one for each polarization state, are needed
to generate the optical signal of a WDM channel in dual-
polarization (DP-) QPSK format. The insertion loss of each
optical channel modulator is found to be 13 dB. That includes
the insertion losses of the 50:50 polarization beam splitter and
combiner (0.4 dB each) that are placed before and after
(respectively) the 1Q modulator pair [14]. For each WDM
channel, a continuous-wave distributed-feedback (CW DFB)
laser acts as light source. An optica signal-to-noise ratio
(OSNR) of 38 dB and a linewidth of 1 MHz are assumed,
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matching lasers commonly available on the market [15]. The
DFB output power, which will be considered the same for the
four lasers, will be derived below from a power budget
analysis. The laser central frequency of each optical channel
was chosen in accordance to the ITU-T G.694.1 standard grid:
193.3, 193.4, 193.5 and 193.6 THz (1550.92, 1550.12, 1549.32
and 1548.51 nm, respectively) matching a Q = 100 GHz inter-
channel spacing. The C-band was preferred over the O-band
because it presents lower losses and higher chromatic
dispersion (CD) for the fiber of choice. The latter characteristic
is important to reduce the impact of inter-channel nonlinear
effects in WDM systems, especialy considering that in the
analyzed case the CD is electronically compensated at the
receiver.

N Channel 1
0.01 \\\ \\ Channel 2
N \ = = Channel 3
1E4 \ — — Channel 4
1E-6 \
i \\ \
1E-8
@ 3\ \\
1E-10
\\\
1E-12 o

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Channel Spacing [GHZz]

Fig 2. Calculated BER for different channel plansas Q is varied. The MUX
and DEMUX filters bandwidth are set to 50 GHz (see Fig. 4).

The value of Q was determined from a simulation analysis
of the system performance while this parameter is varied. The
results are graphically displayed in Fig. 2 for X polarization.
The BER is calculated for each of the four launched WDM
channels after 40-km transmission. The curves indicate that a
tight channel plan, where Q is smaller than about 60 GHz,
should preferably be avoided because under these conditions
the value of BER becomes unacceptably large. The growth of
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BER is due to an increase of linear cross-talk among the
channels. Actually, this effect is more severe on the central
channels (Ch2 and Ch3) since both have two neighbor
channels, as opposed to the external channels (Chl and Ch4)
that only have one neighbor channel. An adequate choice of
Q istherefore any value beyond 60 GHz. As mentioned above,
Q = 100 GHz was selected to match the channel plan with the
ITU grid, where the commercial lasers choice is wider. In this
simulations, the transmitter output power of each channel, P™,
was set to -5 dBm and the filters bandwidth (BW) was set to 50
GHz, as explained below. It must be remarked as well that the
value of Q aso represents an acceptable choice in terms of
spectral efficiency since each optical channel runs at a symbol
rate of 25.78125 Gbaud in DP-QPSK modulation format.
Therefore, the total data transmitted per lambda amounts to
103.125 Gh/s. The increase of 3.125% on the raw data rate is
the result of employing the 64B/66B coding scheme formerly
adopted as part of the 100GBaseER4 physical coding sublayer.
Note that no forward error correctionisimplied in our system.

For the simulations presented in this work, each optica
transmitter makes use of a different seed to produce a
distinctive pseudo-random bit sequence (PRBS), thus a$urin%
inter-channel data independence. Each of the four PRBS is 2"
bits long. This number was determined by means of
simulations. Indeed, as shown in Fig. 3, the use of a reduced
number of bits per optical channel might have produced
unreliable results due to numerical instability. The figure
shows for the four analyzed optical channels and for both
polarizations the calculated BER for a typica 40-km
transmission simulation. The transmitter output power was set
to P = 0 dBm. Fig. 3 shows that as the number of bits grows,
the BER of the four channels converge to a similar value. The
same occurs with the BER of X and Y polarizations for any
single channel. The analysis associated to Fig. 3 hence
demonstrates that 2'° represents a good choice for the number
of bits. Although a larger number of bits could have been
preferred, it would have also stressed our computational
resources beyond an acceptable limit.

1E-12 7— :
f 2" pits Pol X(—s—=) Pol Y (- =) ]
1E-13 2" bits Pol X(—e =) Pol Y (- - ) -
] 2'° bits Pol X(—a—) Pol Y (- 4-) ]
1E-14 ] 2'° bits Pol X(—e=) Pol Y (- #- )
O 1E-15 - 4
1] 3 E
m 1
1E-16
1E-17
1E-18 1 : : .
1 2 3 4
Channel

Fig 3. BER of the four 100-Gh/s channels for different sizes (number of hits) of
the PRBS. The results for both polarizations are displayed. P™ = 0 dBm.
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The optical 4:1 MUX and DEMUX, which are assumed to
be arrayed waveguide gratings, were modeled with third-order
Gaussian bandpass filters with insertion losses of 3 dB [16].
The central frequencies of these filters were set to match those
of the lasers. The filters BW at FWHM was determined from
the curve in Fig. 4, which shows the performance of the system
for X polarization as a function of this parameter. Single-
channel simulations with 40 km of fiber and P™ = -5 dBm
were carried out. Different combinations of MUX and
DEMUX BWs were tested, but it was found that the best
results are obtained when MUX and DEMUX share the same
BW vaue. According to the figure, when BW values below 40
GHz are employed, the system performance deteriorates
rapidly. In contrast, for BW values higher than 40 GHz, the
system performance becomes steady. A filter BW for MUX
and DEMUX of 50 GHz was then chosen since it has become a
standard BW, hence the corresponding filters are readily
available. After multiplexing, the four optical waveforms were
launched onto 40 km of conventiona SMF, whose
characteristics at A=1550 nm are the following: an attenuation
of 0.23 dB/km, a CD of 18 ps/(nm-km), a slope of 0.06
ps/(nm?km), an effective area A4 = 80 um?, a polarization
mode dispersion index of 3.16x10™° s/(km)“? and a nonlinear
index n, = 236.82x10% m*/W.
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Fig 4. BER asafunction of MUX and DEMUX filters bandwidth for single-
channel 40-km transmission. P = -5 dBm.

At the recelver end, a demultiplexer with similar
characteristics such as those of the multiplexer is placed in
order to separate the optical channels. Immediately after and
for each channel, a 3-dB polarization splitter is inserted to
divide the signal into orthogonally polarized components. Both
beams are then injected into respective 90° optical hybrids [17,
18]. In the other input port of the 2x4 hybrids, the respective
polarization component, derived from a single local oscillator
(LO), is smultaneoudy input. The LO characteristics are
chosen as practically the same as those of the DFB lasers found
in the transmitters, but delivering a lower output power of +3
dBm. Each 90° optical hybrid generates four optical fields that
feed corresponding balanced photodetectors (PDs). Each
balanced PD is composed of two commercialy available high-
speed PIN photodiodes whose responsivity is set to 0.8 A/W
and that takes into account a dark current of 100 nA with shot-
noise and thermal-noise of 10 pA/NHz [19]. An electrical filter
is placed at the output of the balanced PD to reduce noise. The
device is modeled as a fifth-order Bessdl filter with a
bandwidth of 12.5 GHz. The last step in the receiver stageisto

292



2015 12th International Conference on Electrical Engineering, Computing Science and Automatic Control (CCE),
Mexico City, Mexico

carry out the digital signal processing (DSP). To this end an
analog-to-digital converter (ADC) is placed after each
electrical filter. It samples at arate of 2 samples per symbol or
51.5625 GS/s [20]. Standard DSP algorithms were employed:
optical frequency domain equalization (OFDE) for CD
compensation with fast-Fourier transform (FFT) blocks of 512
symbols and effective FFT blocks of 32 symbols [21]; time
domain equalization with constant modulus a gorithm (TDE-C)
for polarization mode dispersion cancellation [21]; multiple-
input multiple-output (MIMO) of 11 taps and 50 iterations for
polarization cross-talk reduction [22]; and a Viterbi-Viterbi-
based algorithm for phase estimation and correction with a
block size of 2'° symbols[23].

Following [24], the evaluation of the system performanceis
expressed in terms of BER and estimated directly from the
Error Vector Magnitude (EVM), which quantifies, for each
symbol, the distance between the ideal constellation point and
the one actually received. This approach is normally preferred
than direct bit counting because of its inherent reduction of
computational resources.

I11. TECHNICAL FEASIBILITY OF THE PROPOSED ETHERNET
SYSTEM

The technical feasibility of the 4 x 100 Gb/s unamplified
COCS for up to 40 km of SMF is now numerically
demonstrated. Fig. 5 shows curves of the system performance
as a function of received optical power (ROP) measured just
after the DEMUX. This corresponds to the power per optical
channel before the signal becomes divided into orthogonal
polarization components. The power of the LO is maintained at
+3 dBm throughout al the simulations. The measurements are
carried out on the X polarization component of the optical
channel centered on 193.4 THz (Ch2). According to our
simulations, the difference in BER with respect to the Y
polarization component can be considered negligible. The
black curve with trianglesin Fig. 5 corresponds to the back-to-
back situation, where no fiber is considered. The sensitivity at a
BER of 1x10™® is found to be -25.6 dBm. Such a low
sengitivity value for a channel running at 25 Gbaud can only be
attained with a coherent receiver. For comparison, a DDS
modulated in NRZ format at 25 Gb/s exhibits a sensitivity of
about -13 dBm [7].
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Fig 5. Performance of the system as a function of ROP for Ch2 and the X-
polarization component. Two situations are analyzed: the back-to-back case
(BtB) and the full system with 40 km of fiber. The latter is also simulated when
n, = 0 (w/o NLities) and when the chromatic dispersion is set to zero (w/o CD).
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Table | summarizes the losses of the 40-km system. They
correspond to 17.2 dB. This means that the minimum
transmitter output power for error-free transmission along the
40-km link should be -25.6 dBm + 17.2 dB = -8.4 dBm. If we
consider that the modulator exhibits losses of 13 dB, a CW
laser having an output power of +4.6 dBm would suffice to
satisfy the system power budget requirements. This value is
well within the power range attainable with current standard
DFB laser technology [15]. Note however, that the losses under
consideration exclude other fiber penalties, such as CD and
nonlinear penalties, which should also be taken into account
within the power budget. To quantify those penalties,
simulations that include the 40-km SMF were conducted. The
results are shown in Fig. 5 (red curve with squares). In these
simulations the variable optical attenuator is placed after the
DEMUX, but before the ROP measurement point. A P™ = -3.0
dBm, necessarily greater than the previoudy calculated value,
was set in al four channels. Under these circumstances, the
calculated sensitivity at a BER of 1x10™ was —22.8 dBm,
leading to a fiber penalty of 2.8 dB. When this penalty is
included into the power budget, it turns out that the minimum
transmitter power for error-free transmission becomes -5.6
dBm.

TABLE I. ATTENUATION OF THE DEVICES THAT COMPOSE THE SY STEM

Device Attenuation [dB] Accumulated [dB]
Demultiplexer 3 3
SMF loss (40 km) 9.2 12.2
Multiplexer 3 15.2
Connectors & other losses 2 17.2

In order to understand the nature of the fiber penalty, further
simulations were accomplished. Fig. 5 shows the resulting
BER versus ROP curve (blue curve with stars) for the case
when the fiber nonlinearities are artificially turned off in the
Schrédinger equation that models the SMF (i.e. n, = 0). It can
be appreciated that there is no BER difference with respect to
the curve produced when all nonlinearities are considered (red
curve with sguares). This indicates that, a least for the
minimum power of interest, the nonlinear response of the SMF
does not play an appreciable role. If now, the fiber
nonlinearities are enabled and the fiber dispersion is drastically
reduced (set to zero), the green curve with circles is obtained.
Since the black and green curves display almost the same value
of BER for a given ROP, it can be concluded that the 2.8 dB
power penalty exhibited by the system with respect to the BtB
case can be attributed to the effect of CD. Actually, since the
CD is fully compensated a the recelver by the OFDE
agorithm, the penalty can rather be ascribed to the phase
mismatch between the transmitted signal and the light coming
from the local oscillator at the coherent receiver. The lack of
coherence between both waveforms increases as the
accumulated CD becomes larger due to the finite (non-ideal)
linewidth of the lasers. A better system performance could
have been thus obtained at the expense of higher complexity in
the Viterbi-Viterbi-based algorithm of the DSP module.

As already explained, Fig. 5 has been useful to determine
the minimum transmitter power value of the system under
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analysis for error-free transmission. To set the maximum value
for this parameter, simulations were run to calculate the BER
performance of the 40-km system as a function of transmitter
power. The results are shown in Fig. 6. Two cases are
investigated: when n, = 236.82x10% m“/W (black curve with
squares) and when n, = 0 (blue curve with stars). The
numerical analysis shows that as long as the transmission
power remains below approximately +8 dBm, the difference
between both cases is immaterial. The situation is different for
higher values, meaning that for P™ > +8 dBm the fiber
nonlinear response rapidly deteriorates the system
performance. In other words, the maximum transmitter power
is +8 dBm, which corresponds to a DFB output power of +21
dBm, or more than 100 mW. Clearly, this value exceeds by far
the common power values found in standard
telecommunication laser diodes, therefore a lower maximum
transmitter power per channel must be set. We suggest to
utilize -1 dBm. If we set -5 dBm as a possible minimum
transmitter power per channel (dightly higher than the
calculated physical minimum), the suggested value is only 4
dB above. For P™ = -1 dBm, the required output power for the
laser in the transmitter should be 12 dBm, which is attainable
with current DFB technology [15].
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Fig 6. Performance of the 40-km system as a function of the transmitter power
when fiber nonlinear effects are taken into account (black curve with squares)
and when n,=0 (blue curve with stars).

Table Il presents the BER vaues of the four 100 Gb/s
channels and for the two orthogonal polarizations when 40-km
reech smulations are carried out with the proposed
transceivers and over conventional SMF. As explained above,
a transmitter output power of P™ = -5 dBm (+8 dBm at the
DFB laser), dightly higher than the required physical
minimum, was employed. The corresponding ROP is -22.2
dBm. It can be observed that in all cases, the system runs error-
free, irrespective of the polarization state, thus demonstrating
the technical feasibility of the proposed architecture.

For the sake of completeness, Fig. 7 displays the
corresponding constellation diagrams of the simulation results
that are summarized in table I1. Each polarization is displayed
with a different color. In al cases the QPSK symbols are
clearly distinguishable with high concentration around the ideal
positions and only a few scattered points. The diagrams thus
validate our results.

978-1-4673-7839-0/15/$31.00 ©2015 |IEEE

TABLE Il. BER OF A 40-KM LINK WITH TRANSMISSION POWER OF -5 DBM

Channel BER of X Pol. BER of Y Pol.
1(193.3 THz) 2.921x10™ 3.329 x10™
2(193.4TH2) 2.759 x10™ 2.862 x10™
3(1935TH2) 2.987 x10™ 3.995 x10™
4 (193.6 THz) 4.163x10™ 3.447 x10™

Fig 7. Received congtellations of the four 25.78 Gbaud optical channels after
40-km transmission and P™ = -5 dBm. X (red) and Y (blue) polarizations are
displayed. The corresponding BER values are found in table 1.

IV. CONCLUSIONS

Considering the relevance that coherent optica
communication systems will most probably gain in the near
future to supply the necessary bandwidth and reach for
broadband metropolitan networks, in this work we propose,
numerically analyze and demonstrate by means of simulations
the technical feasibility of a 4 x 100 Gb/s system aimed to be
an addition of the |IEEE Ethernet standard currently under
development. Since the Task Force in charge of this endeavor
has only taken into account fiber distances up to 10 km, our
research has focused on what it is known as extended-reach
interfaces, ranging from 10 to 40 km. Following ongoing
trends, DP-QPSK was selected as modulation format, leading
to moderately high speed optical channels running at 25.78125
Gbaud, so readily available electronic devices can cope with it.
Our proposal isbased on the use of a 100-GHz channel plan on
C-band over standard single-mode fiber, leading to a spectral
efficiency of about 1b/s/Hz. Typical coherent transmitters and
receivers with state-of-the-art DSP functionalities were chosen
in the proposal, avoiding the use of any type of costly optical
amplification or forward error correction technology. Since a
receiver sensitivity of —22.8 dBm is uncovered, the numerical
analysis shows that a minimum optical transmitter power of -
5.6 dBm is necessary for error-free operation (BER < 1x10™5),
and hence fully compensate any channel losses and fiber
penalties. A maximum optical transmitter power of -1.0 dBm is
suggested since it islow enough to avoid exciting the nonlinear
response of the optical fiber. Other system characteristics such
as filter properties or OSNR level were also stated. This work
represents a step forward in the design of next generation
Ethernet transceivers operating at 400 Gb/s. It also stimulates
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the use optical coherent technology at metro-core network
level.
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ABREVIATURAS Y ACRONIMOS

ASK
BD
BM
BER
Ccb
DGD
DLI
DPSK

DQPSK

DSP
EAM
EVM
FEC
FFT
FSK

FTTH

LMS
LO
MZM
NRZ
OADM

OFDE

00K

OPLL

Amplitude Shift Keying (Modulacién por Cambio en Amplitud)

Balanced Detector (Detector Balanceado)

Beam Splitter (Divisor de Haz)

Bit Error Rate (Tasa de Error de Bit)

Chromatic Dispersion (Dispersidon Cromatica)

Differential Group Delay (Retraso Diferencial de Grupo)

Delay Line Interferometer (Interferometro de Linea de Retraso)

Differential Phase Shift Keying (Modulacién por Cambio de Fase Diferencial)

Differential Quadrature Phase Shift Keying (Modulacién por Cambio de Fase Diferencial
en Cuadratura)

Digital Signal Processor (Procesador Digital de Sefiales)
Electro-Absorption Modulator (Modulador por Electroabsorcion)
Error Vector Magnitude (Magnitud del Vector de Error)

Forward Error Correction (Codigo de Correccidn de Errores)

Fast Fourier Transform (Transformada Rapida de Fourier)

Frequency Shift Keying (Modulacién por Cambio de Fase)

Fibre to the Home (Fibra Optica hasta la Casa)

Intermediate Frequency (Frecuencia Intermedia)

Internet Protocol (Protocolo de Internet)

Least Mean Square (Minimo Cuadrado (de los coeficientes una sefial))
Local Oscillator (Oscilador Local)

Mach Zehnder Modulator (Modulador Mach-Zehnder)

Non Return-to-Zero (Formato de Modulacion: No Retorno a Cero)
Optical Add-Drop Multiplexer (Multiplexor Optico de Adicién y Extraccion (de canales))

Optical Frequency Domain Equalization (Ecualizacién Optica en el Dominio de la
Frecuencia)

On-Off Keying (Modulacién Optica Encendido-Apagado)

Optical Phase Lock Loop (Lazo de Seguimiento de Fase Optico)
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OSNR Optical Signal-to-Noise Ratio (indice de Sefial a Ruido Optico)
PAM Pulse Amplitude Modulation (Modulacién por Amplitud de Pulso)

PAM-4 Modulacién PAM de 4 niveles para obtener 2 b/Hz/seg.

PDM Polarization Division Multiplexing (Multiplexado por Divisidon de Polarizacidn)
PM Phase Modulator (Modulador de Fase)

PMD Polarization Mode Dispersion (Dispersion por Modo de Polarizacién)

PRBS Pseudo Random Bit Sequence (Secuencia de Bits Pseudo Aleatoria)

QAM Quadrature Amplitude Modulation (Modulacién por Amplitud en Cuadratura)
SNR Signal to Noise Ratio (Tasa Sefial a Ruido)

TDE Time Domain Equalization (Ecualizacion en el Dominio del Tiempo)

VCO Voltage-Controlled Oscillator (Oscilador Controlado por Voltaje)

VolP Voice over IP (Voz sobre IP)

VSA Vector Signal Analizer (Analizador Vectorial de Sefiales)

WDM Wavelength Division Multiplexing (Multiplexaje por Divisiéon de Longitud de Onda)
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