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Resumen

El nacimiento de la sociedad de la informacién y el conocimiento ha
sido posible en buena medida gracias al desarrollo de las comunicacio-
nes sobre fibra 6ptica. La optimizacién de los procesos de fabricacién
de la fibra 6ptica en la década de los 70, permitié que estos sistemas
de comunicaciones 6pticas se erigiesen progresivamente como paradig-
ma en las comunicaciones de larga distancia empleando fibra monomodo
(Single-Mode Fiber, SMF), y también en las comunicaciones de corto al-
cance mediante el uso de fibra multimodo (Multimode Fiber, MMF). Las
caracteristicas de la fibra, como medio de transmisién de muy bajas pér-
didas y elevada capacidad, han permitido hasta fechas recientes cubrir
la. demanda siempre creciente en la transmisiéon de datos por medio de
sistemas de comunicacién sencillos desde el punto de vista de la teoria
de la sefial en comunicaciones.

El enfoque de esta tesis consiste en aplicar técnicas de transmision
de senal mas avanzadas en varios escenarios de comunicaciones sobre fi-
bra con el fin de aumentar las capacidades potenciales de los mismos.
Ademas, los escenarios estudiados en este trabajo comparten una carac-
teristica comun que consiste en que la transmision de la luz en la fibra
se produce en condiciones de propagaciéon multimodal. De este modo,
las senales transmitidas sufren, como mayor fuente de distorsion, la dis-
persién en la velocidad de grupo de los distintos modos propagados. Las
técnicas de transmisiéon de sefial propuestas no son nuevas y su uso es-
t4 ampliamente establecido en otros ambitos més exigentes, como por
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ejemplo las comunicaciones inalambricas. Ademas, a la hora de evaluar
las distintas propuestas, se han empleado simulaciones numéricas con el
fin de estudiar la mayor gama de condiciones posibles que la fibra puede
experimentar y obtener asf unas conclusiones mas generales.

En primer lugar, se ha estudiado la capacidad de la multiplexacién por
division en frecuencia ortogonal (Orthogonal Frequency-Division Multi-
plezing, OFDM) de compensar la dispersion modal en enlaces de MMF a
1550 nm. Se ha mostrado cémo la implementacién clasica con prefijo ci-
clico (Cyclic Prefiz, CP-OFDM) tiene un pobre rendimiento en cuanto a
la deteccion de las senales recibidas en condiciones de fuerte selectividad
frecuencial del canal. Para superar esta limitacién, se ha propuesto de
manera novedosa la utilizacion del esquema OFDM con postfijo de ceros
(Zero Padding, ZP-OFDM), el cual admite distintas implementaciones
en recepcién. Los resultados estadisticos de las simulaciones numéricas
muestran que los receptores ZP-OFDM, basados en el criterio forzador
de ceros (Zero Forcing, ZF) y en la arquitectura V-BLAST ( Vertical Bell
Laboratories Layered Space-Time), permiten aumentar la capacidad de
los enlaces en cuanto a la tasa de datos transmitida; sin embargo, es-
tos esquemas ZP-OFDM implican un aumento notable de complejidad
computacional en el receptor. Con el fin de alcanzar las buenas presta-
ciones en cuanto a la deteccién de estos receptores, pero reduciendo a la
vez la complejidad asociada, se ha propuesto por primera vez un esque-
ma de recepcion ZP-OFDM combinado (OLA+V-BLAST) que permite
alcanzar la capacidad més alta obtenida con el receptor V-BLAST, pero
con una complejidad sensiblemente menor.

En segundo lugar, se han utilizado técnicas de igualaciéon de senales
moduladas en amplitud para mejorar la recepcién en sistemas 6pticos con
modulacion de intensidad y deteccion directa (IM/DD) sobre fibra mono-
modo estandar (Standard Single-Mode Fiber, SSMF) a la longitud de on-
da de 850 nm, utilizando laseres de cavidad vertical y emisién superficial
(Vertical-Cavity Surface-Emitting Laser, VCSEL) como fuentes opticas.
La utilizacién de esta ventana del espectro éptico para comunicaciones
sobre SSMF es un marco que no ha sido exhaustivamente investigado, y
esta es la primera vez que se aplican igualadores para compensar las ca-
racteristicas propias de la propagacién bimodal en este medio que afectan
a las senales transmitidas. Se ha construido un modelo numérico a partir
de medidas experimentales, incluyendo una distribucién estadistica de la
desalineacién entre fibras debido a conectores 6pticos, que ha permitido
evaluar mediante simulaciones las distintas propuestas de igualacién, ba-
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sadas todas ellas en el esquema con realimentacién de decisiones previas
(Decision Feedback Equalization, DFE). Los resultados obtenidos permi-
ten afirmar que los esquemas de igualacion DFE bidireccionales (BiDFE),
con combinacion lineal (Linear Combining, LC-BiDFE) o con seleccion
de tiempo inverso (Selective Time Reversal, STR-DFE), se ajustan ade-
cuadamente a este escenario, permitiendo aumentar de forma notable el
alcance méaximo de los enlaces para una amplia gama de condiciones de
excitaciéon de la fibra.

Finalmente, se ha aplicado el procesado de senal de entrada multiple
y salida maltiple (Multiple-Input Multiple-Output, MIMO) en un siste-
ma con multiplexacion por division modal (Mode-Division Multiplexing,
MDM) sobre SSMF a 850 nm. Esta es la primera vez que se aplican es-
tas estructuras para la recepcién de senales con MDM en este escenario
de propagacién bimodal. Por medio de simulaciones numéricas, los dis-
tintos receptores propuestos, basados en el esquema de igualacién DFE,
han sido evaluados en su capacidad de compensar la interferencia entre
las distintas senales transmitidas, debida a los elementos que permiten
la multiplexacion/de-multiplexacion (MUX/DEMUX) y a los conecto-
res que pueda incluir el enlace de SSMF con alta dispersién modal. Los
resultados obtenidos muestran tanto la incapacidad del esquema clasico
MIMO-DFE, como el buen rendimiento de los dos esquemas MIMO pro-
puestos: el esquema BiDFE con combinacién lineal (MIMO LC-BiDFE),
y el esquema MIMO-DFE con cancelacién sucesiva de interferencia or-
denada (Fully Connected Ordered Succesive Interference Cancellation,

MIMO-DFE FC-OSIC).







Resum

El naixement de la societat de la informaci6 i el coneixement ha sigut
possible, en bona mesura, gracies al desenvolupament de les comunica-
cions sobre fibra optica. L’optimitzacié dels processos de fabricacié de
la fibra optica en la década dels 70, va permetre que aquests sistemes
de comunicacié s’erigiren progressivament com a paradigma en les co-
municacions de llarga distancia emprant fibra monomode (Single-Mode
Fiber, SMF), i també a les comunicacions de curt abast mitjancant 1'ts
de fibra multimode (Multimode Fiber, MMF). Les caracteristiques de la
fibra, com a mitja de transmissié de molt baixes pérdues i alta capacitat,
han permés fins a dates recents cobrir la demanda sempre creixent en la
transmissié de dades per mitja de sistemes de comunicacié senzills des
del punt de vista de la teoria del senyal en comunicacions.

L’enfocament d’aquesta tesi consisteix en aplicar técniques de trans-
missi6 més avancades en diversos escenaris en les comunicacions sobre
fibra amb el proposit d’augmentar les capacitats potencials dels mateixos.
A meés, els escenaris estudiats comparteixen una caracteristica comuna
que consisteix que la transmissié de la llum a la fibra es produeix en con-
dicions de propagacié multimodal. Aixi, els senyals transmesos sofreixen,
com a major font de distorsio, la dispersio de la velocitat de grup dels
distints modes propagats. Les técniques de transmissié de senyals propo-
sades no s6n noves i el seu 1s esta ampliament establert en altres ambits
més exigents, com les comunicacions sense fils. D’altra banda, a ’hora
d’avaluar les distintes propostes, s’hi han emprat simulacions numeériques

VII



Resum

per tal d’estudiar la major gamma de condicions possibles que la fibra
puga experimentar i obtenir aix{ unes conclusions més generals.

En primer lloc, s’ha estudiat la capacitat de la multiplexacié per di-
visi6 en freqiiéncia ortogonal (Orthogonal Frequency-Division Multiple-
zing, OFDM) de compensar la dispersi6 modal en enllacos de MMF a
1550 nm. S’hi ha mostrat com la implementacié classica amb prefix ciclic
(Cyclic Prefiz, CP-OFDM) té un rendiment pobre en quant a la detec-
ci6 dels senyals rebuts en condicions de forta selectivitat freqiiencial del
canal. Per superar aquesta limitaci6, s’hi ha proposat de manera inno-
vadora la utilitzaciéo de l'esquema OFDM amb postfix de ceros (Zero
Padding, ZP-OFDM), el qual admet distintes implementacions en recep-
ci6. Els resultats estadistics de les simulacions numériques mostren que
els receptors OFDM, basats en el criteri forcador de ceros (Zero Forcing,
ZF) y en l'arquitectura V-BLAST (Vertical Bell Laboratories Layered
Space-Time), permeten augmentar les capacitats dels enllagos en quant
a la taxa de dades transmesa; no obstant, aquests esquemes ZP-OFDM
impliquen un augment notable de la complexitat computacional associa-
da a la recepci6. Amb la finalitat d’assolir les bones prestacions en quant
a la detecci6 d’aquests receptors, pero a la volta reduint la complexitat
associada, s’hi ha proposat per primera vegada una esquema de recep-
ci6 combinat (OLA+V-BLAST) que permet assolir la capacitat més alta
obtinguda amb el receptor V-BLAST, pero amb una complexitat sensi-
blement menor.

En segon lloc, s’han utilitzat técniques d’igualaci6 de senyals modula-
des en amplitud per millorar la recepcié en sistemes optics amb modula-
ci6 d’intensitat i deteccio directa (IM/DD) sobre fibra monomode estan-
dard (Standard Single-Mode Fiber, SSMF) a la longitud d’ona de 850 nm
emprant lasers de cavitat superficial i emissio vertical (Vertical-Cavity
Surface-Emitting Laser, VCSEL) com a fonts optiques. La utilitzacio
d’aquesta finestra del 'espectre optic per a la transmissié sobre SSMF
és un marc que no ha sigut exhaustivament investigat, i aquesta és la
primera vegada que s’apliquen igualadors per compensar les caracteris-
tiques propies de la propagacié bimodal en aquest medi que afecten als
senyals transmesos. S’ha construit un model numéric a partir de mesures
experimentals, incloent hi una distribucié estadistica del desalineament
entre fibres deguda a connectors optics, que ha permés avaluar mitja-
ncant simulacions les distintes propostes d’igualacié, basades totes elles
en l’esquema amb realimentacié de decisions prévies ( Decision Feedback
Equalization, DFE). Els resultats obtinguts permeten afirmar que els
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esquemes d’igualaci6 DFE bidireccionals (BiDFE), amb combinaci6 li-
neal (Linear Combining, LC-BiDFE) o amb seleccié en temps invertit
(Selective Time Reversal, STR-DFE), s’ajusten de manera adequada en
aquest escenari, permetent augmentar de forma notable ’abast maxim
dels enllacos per a una ampla gamma de condicions d’excitacié de la
fibra.

Finalment, s’hi ha aplicat el processat d’entrada multiple i eixida ml-
tiple (Multiple-Input Multiple-Output, MIMO) en un sistema amb mul-
tiplexacio per divisio modal (Mode-Division Multiplexing, MDM) sobre
SSMF a 850 nm. Aquesta és la primera vegada que s’apliquen aquestes
estructures per a la recepcié de senyals amb MDM en aquest escenari de
propagacié bimodal. Per mitja de simulacions numeériques, els distints re-
ceptors proposats, basats en I’esquema de igualacié DFE, han sigut ava-
luats en la seua capacitat de compensar la interferéncia entre els distints
senyals transmesos, deguda als elements de multiplexacié/de-multiplexacio
(MUX/DEMUX) i als connectors que pot incloure 'enlla¢ de SSMF amb
alta dispersié modal. Els resultats obtinguts mostren tant la incapacitat
de I'esquema classic MIMO-DFE, com el bon rendiment dels dos esque-
mes MIMO proposats: 'esquema BiDFE amb combinacié lineal (MI-
MO LC-BiDFE), i 'esquema MIMO-DFE amb cancel-lacié successiva
d’interferéncia ordenada (Fully Connected Ordered Succesive Interferen-
ce Cancellation, MIMO-DFE FC-OSIC).
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Abstract

The birth of the knowledge and information society has been made pos-
sible mainly by the development of the optical fiber communications.
The optimization of the optical fiber manufacturing processes at the
1970’s allowed these optical communication systems to become progres-
sively a paradigm for long haul communications by using single-mode
fiber (SMF), and for short-reach communications systems using multi-
mode fiber (MMF). The optical fiber characteristics, as a very low loss
and very high capacity transmission medium, have let to meet until re-
cent dates the increasing demand of data transmission by using simple
communications systems from the point of view of signal theory.

The overall aim of this thesis consists in applying more advanced sig-
nal transmission techniques to several scenarios of optical fiber commu-
nications to increase their potential capabilities. Moreover, the studied
scenarios share a common feature consisting in that the light propagates
under multimodal condition. Hence, the transmitted signals suffer, as a
main source of degradation, the group velocity dispersion of the propa-
gated modes. The proposed transmission techniques are not new, and
its use is widely stablished in other more demanding frameworks, like
wireless communications. Furthermore, numerical simulations have been
employed when evaluating the proposals in this dissertation, to study a
greater range of fiber conditions and thus, more general conclusions can
be obtained.
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Firstly, it has been studied the ability of Orthogonal Frequency-Division
Multiplexing (OFDM) to compensate the modal dispersion in MMF links
at 1550 nm. It has been shown how the classical scheme with cyclic prefix
(CP-OFDM) has deficient performance in detecting the received signal
when channel conditions generate strong frequency selectivity. To over-
come this limitation, it has been proposed as a novelty the use of zero
padding OFDM (ZP-OFDM), which can make use of several receiving
schemes. The statistical results of the numerical simulations show that
the ZP- OFDM receiver, under zero forcing criterion (ZF) and with Verti-
cal Bell Laboratories Layered Space-Time architecture (V-BLAST), can
increase the links capacity in terms of transmitted data rate; however,
these ZP-OFDM schemes imply a remarkable increase of the compu-
tational complexity related to the reception stage. To achieve the best
detection performance of these receivers and to reduce the associated
complexity, it has been proposed for the first time a combined receiver
scheme (OLA+V-BLAST) to attain the highest capacity provided by
V-BLAST though with significantly lower complexity.

Secondly, equalization techniques for amplitude modulated signals
have been used to improve the reception in intensity-modulated and
direct-detected (IM/DD) optical systems over standard single-mode fi-
ber (SSMF) at 850 nm, by using Vertical-Cavity Surface-Emitting Lasers
(VCSEL’s) as optical source. The employment of this window of the op-
tical spectrum over SSMF has not been thoroughly investigated, and this
is the first time that equalization is applied to cope with the bimodal pro-
pagation affecting transmitted signals in this scenario. It has been cons-
tructed a numerical model from experimental measures, which includes
a statistical distribution of fiber misalignment due to optical connectors,
to evaluate by numerical simulations the proposed equalizers, which are
all based in Decision Feedback Equalization (DFE). The results allow to
assert that the bidirectional DFE schemes (BiDFE), with Linear Combi-
ning, (LC-BiDFE) or with Selective Time-Reversal (STR-DFE), fit pro-
perly to this scenario, increasing noticeably the maximum reach achieved
by the optical links for a wide range of fiber excitement conditions.

Finally, Multiple-Input Multiple-Output (MIMO) processing has been
applied in systems with Mode-Division Multiplexing (MDM) over SSMF
at 850 nm. This is the first time that these structures have been ap-
plied for the reception of MDM signals in this framework with bimodal
propagation. By means of numerical simulations, the DFE-based MIMO
receivers have been evaluated in their ability to compensate the mu-
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tual interference between the transmitted signals, which is generated in

both the elements that carry out the multiplexation/demultiplexation

(MUX/DEMUX) and the optical connectors in the SSMF installation.

The results obtained show the incapacity of the classical scheme MIMO-

DFE, but also the good performance of the proposed MIMO receivers:

the MIMO-DFE BiDFE with Linear Combining (LC-BiDFE), and the

Fully Connected with Ordered Succesive Interference Cancellation MIMO-
DFE (MIMO-DFE FC-OSIC).
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Capitulo 1

Introduccion

1.1 Introduccién

El nacimiento de la sociedad de la informacién y el conocimiento ha si-
do posible en buena medida gracias al desarrollo de las comunicaciones
sobre fibra 6ptica. Aunque la capacidad de transmitir luz en un medio
guiado mediante el fenémeno de de reflexion total interna ya era cono-
cida bastante tiempo atras, no fue hasta la década de los 70 del siglo
XX cuando la fibra 6ptica pudo empezar a ser explotada para las co-
municaciones de muy alta velocidad. Esto fue posible, por una parte, a
través de la optimizacion de los procesos de fabricacion de la fibra 6pti-
ca que permitié reducir la atenuacién de la fibra a niveles del orden de
dB/km, y, por otra parte, al desarrollo del laser como fuente optica de
alta coherencia que permitié la modulacién de senales de alta velocidad.
Esta revolucion dio paso a que la fibra 6ptica se convirtiese en el medio
de transmisién predilecto, sustituyendo progresivamente al cable coaxial
tanto en aplicaciones de larga distancia empleando fibra monomodo es-
tandar (Standard Single-Mode Fiber, SSMF), como en comunicaciones
de corto alcance mediante el uso de fibra multimodo (Multimode Fiber,
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Especialmente tras la aparicién de los amplificadores 6pticos en la
década de los 90, la dispersiéon se ha convertido en la principal limitacién
de las comunicaciones sobre fibra 6ptica. La gestion de la dispersién por
medio de elementos estrictamente 6pticos ha permitido hasta fechas re-
cientes cubrir las exigencias crecientes de velocidad de transmisién. De
este modo, la dispersiéon cromaética en sistemas sobre SSMF se ha ve-
nido compensando, por ejemplo, mediante redes de difracciéon o fibras
compensadoras de la dispersiéon; también en sistemas sobre MMF, la dis-
persiéon entre los modos propagados puede reducirse mediante técnicas
de excitacién parcial de la fibra, filtros modales o disefios avanzados de
MMEF. La caracteristica comun de estos métodos es que son dificilmen-
te escalables y en muchos casos requieren incluir elementos nuevos en
la instalacién 6ptica, incluso requiriendo la sustituciéon de modelos anti-
guos de fibra lo cual dificulta, si no impide, el reaprovechamiento de los
despliegues heredados.

Sin embargo, los estandares de comunicaciones actuales sobre fibra
ya empiezan a incluir técnicas de procesamiento que actian a nivel de la
senial con el fin de incrementar las tasas de datos transmitidas [1]. Los
avances en la miniaturizaciéon y el consumo de los procesadores de muy
alta velocidad han permitido aprovechar estas técnicas de transmision,
las cuales estdn ampliamente establecidas en otros a&mbitos més exigen-
tes como las comunicaciones inalambricas. Por ejemplo, en el estandar
para Ethernet con interfaces de fibra Optica ya se incluyen técnicas de
codificacion de la sefial transmitida que permiten la correccién de errores
en el receptor (Forward Error Correction, FEC) para asegurar la trans-
mision libre de errores en enlaces de hasta 100 m a 100 Gb/s mediante
4 MMF transmitiendo cada una 25 Gb/s a 850 nm (100GBASE-SRA4,
[2]); por otro lado, también se incluyen especificaciones de receptores
que implementan esquemas de igualaciéon con realimentacién de decisio-
nes previas (Decision Feedback Equalization, DFE) para compensar la
dispersién modal y asegurar un alcance de 220 m para cualquier tipo de
MMEF operando a 10 Gb/s y emitiendo a 1310 nm (10GBASE-LRM, [2]).

Aunque ambos enfoques son eficientes a la hora de combatir la distor-
sion de la senal y se pueden aplicar conjuntamente en un mismo sistema,
las técnicas de codificacion requieren introducir redundancia en la sefial
transmitida, lo que implica una reduccion de la tasa de datos efectiva
transmitida, ademés de que a la entrada de las arquitecturas FEC la
tasa de error no debe exceder cierto nivel para alcanzar eficazmente a la
salida la transmision libre de errores (< 107'2?). Con todo, el aumento
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de complejidad debido a las exigencias de computo para el procesado
de la senal, en los esquemas de transmisiéon pero sobre todo en los de
recepcién, se presenta ahora como uno de los principales retos a la hora
de proponer nuevos métodos de recuperacién de la senal, especialmente
si se tiene en cuenta las muy altas velocidades de transmisién objetivo
de las comunicaciones sobre fibra.

Por otro lado, el aumento de complejidad de los sistemas de comunica-
cién, especialmente los que incluyen procesado de senal, ha acrecentado
las dificultades en el diseno, andlisis y evaluacién de los mismos. Las
técnicas de disefio y andlisis asistidas por ordenador han hecho posible
que estos procesos se simplifiquen, en cuanto a coste y duraciéon, me-
diante el modelado y la resolucién de las ecuaciones que gobiernan el
comportamiento de los sistemas de comunicacién. Se pueden distinguir
dos grandes categorias a la hora de clasificar estas técnicas [3]. Por un
lado, las estrategias analiticas o basadas en féormula se basan en mo-
delos simplificados y emplean los ordenadores para evaluar las formulas
complejas que los modelan. Por otro lado, las técnicas basadas en simula-
cién permiten emular la transmisién de sefales a través de los elementos
que conforman el sistema de comunicaciones. De las dos, las técnicas
de simulaciéon permiten la evaluacion de forma maés precisa, combinan-
do modelos matematicos, pero también empiricos derivados de medidas
experimentales, aunque su principal desventaja reside en la mayor car-
ga computacional. Por lo tanto, la validez y fiabilidad de los resultados
obtenidos mediante simulaciones asistidas por ordenador quedan condi-
cionadas a la construcciéon de un modelo del sistema de comunicaciones
que describa de forma precisa la evolucién de las senales, a la vez que
el nivel de complejidad computacional esté contenido en un margen de
valores asumibles por las plataformas actuales.

1.2 Motivacién y objetivos

La principal motivacién de esta tesis es proponer técnicas de transmi-
sién de sefiales que permitan mejorar la capacidad de deteccién de los
receptores en el ambito de las comunicaciones sobre fibra 6ptica en condi-
ciones de propagacién multimodal. La aplicacién de estas técnicas tiene
un doble objetivo: por un lado, aumentar la capacidad de transmisién
de datos y/o la maxima distancia alcanzable de los enlaces en escenarios
sobre fibra actualmente implantados, y, por otro lado, proponer nuevas
configuraciones en despliegues de fibra que no podrian ser explotadas sin
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la aplicacién de estas técnicas. En ambos casos, la busqueda de esquemas
de baja complejidad es imperativa a la hora de facilitar su implementa-
cién real, especialmente si se tiene en cuenta las altas velocidades de
datos.

Con los objetivos anteriormente senialados, el alcance principal de esta
tesis es el siguiente:

= Construir un modelo matemaético de la propagaciéon modal sobre
fibra optica que permita modelar numéricamente las principales
fuentes de distorsién de las sefiales transmitidas en sistemas de
comunicaciones sobre fibra.

= Desarrollar un modelo numérico que incluya todos los elementos de
un sistema de comunicaciones sobre fibra 6ptica con los que evaluar
los distintos esquemas a estudiar.

s Identificar propuestas de técnicas de transmisién de senal para co-
municaciones sobre fibra y analizar sus limitaciones.

= Proponer técnicas de transmisién novedosas que mejoren la capaci-
dad de recuperaciéon de la senal respecto a los esquemas habituales.

= Proponer técnicas de transmisién de baja complejidad computacio-
nal, pero manteniendo altas prestaciones en la recuperacién de la
informacién transmitida.

1.3 Contribuciones de la tesis

Las principales contribuciones de esta tesis se resumen a continuacion:

= Esquemas OFDM para transmisiones sobre MMF a 1550 nm
Las caracteristicas de la multiplexacién por divisién en frecuencia
ortogonal (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing, OFDM) de
evitar la interferencia de la senal inducida por canales dispersi-
vos ha sido aprovechada para compensar la dispersién modal en
transmisiones sobre MMF'. Sin embargo, se ha comprobado que el
esquema clasico con prefijo ciclico (Cyclic Prefiz, CP-OFDM) pre-
senta fuertes limitaciones en la deteccién de la informacién cuando
las condiciones del canal 6ptico con alta dispersién modal generan
fuerte selectividad frecuencial. Para superar estas limitaciones, se
propone la utilizacion del esquema OFDM con postfijo de ceros (Ze-
ro Padding, ZP-OFDM), que permite implementar varios esquemas
de recepcién los cuales mejoran sustancialmente las prestaciones de
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CP-OFDM, aunque a costa de aumentar la complejidad compu-
tacional asociada a la recepcién. Con el doble objetivo de mantener
las buenas prestaciones en la deteccién, pero a la vez reducir la
carga computacional asociada, se propone de manera novedosa un
esquema de recepcién combinado ZP-OFDM. Los resultados de las
simulaciones muestran que los distintos receptores ZP-OFDM, in-
cluida la propuesta de receptor combinado, habilitan el empleo de
6rdenes de modulacién superiores con lo que se consigue tasas de
datos transmitidas notablemente mas altas que las obtenidas con el
esquema CP-OFDM. Un estudio de la complejidad asociada a cada
receptor muestra el ahorro notable del esquema combinado respecto
a los otros receptores ZP-OFDM para las configuraciones éptimas
que permiten alcanzar las mayores tasas de datos transmitidas.

Técnicas de igualacion de senales moduladas en amplitud
para transmisiones sobre SSMF a 850 nm

El empleo de SSMF combinado con laseres de cavidad vertical y
emision superficial (Vertical-Cavity Surface-Emitting Laser, VC-
SEL) emitiendo a 850 nm, es una interfaz de bajo coste que no ha
sido estudiada en profundidad. La principal desventaja de esta con-
figuracion reside en la dispersion de los dos modos propagados sobre
la fibra, que presentan ademas falta de homogeneidad entre los dis-
tintos modelos comerciales de SSMF disponibles. En este trabajo, se
propone el uso de esquemas de igualacién de baja complejidad basa-
dos en el igualador DFE para superar esta limitacién. Los resultados
de las simulaciones en enlaces de SSMF realistas, que incluyen los
efectos de acoplamiento inducidos por conectores 6pticos, muestran
que los esquemas bidireccionales DFE (BiDFE) propuestos, con se-
leccion de tiempo inverso (Selective Time-Reveral, STR-DFE) y con
combinacion lineal (Linear Combining, LC-BiDFE), se ajustan ade-
cuadamente a las condiciones de propagacion sobre SSMF a 850 nm.
Asi, estos esquemas permiten extender de manera considerable la
cobertura méxima de los enlaces proporcionada por las soluciones
tradicionales, como la inclusién de filtros modales en el despliegue
o el receptor DFE, para todas las condiciones de excitacién de la
fibra y distintas caracteristicas de propagacion.

Receptores MIMO para sistemas con multiplexacion por
divisién modal sobre SSMF a 850 nm

La multiplexacion por division modal (Mode-Division Multiplezing,
MDM) est4 cobrando gran relevancia la actualidad. Esta se fun-
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damenta en la propiedad teérica de los modos en una fibra 6pti-
ca de propagarse de manera ortogonal, la cual se aprovecha para
la transmisién de flujos de informacién independientes con lo que
se consigue multiplicar la capacidad tedrica de la fibra. La cuali-
dad de la SSMF de propagar dos modos a 850 nm convierte esta
interfaz en susceptible de soportar un esquema 2 x 2 MDM con
el que doblar la capacidad de los enlaces. Existen varias propues-
tas de multiplexacion/de-multiplexacion (MUX/DEMUX) basadas
en acopladores de fibra para este escenario concreto que presen-
tan muy buenas prestaciones, aunque sélo a nivel teérico. En este
trabajo se propone el uso de esquemas de recepcién de entrada
multiple y salida multiple (Multiple-Input Multiple-Output, MIMO)
basados en el igualador DFE para compensar la interferencia entre
las distintas senales multiplexadas debidas a la inevitable pérdi-
da de prestaciones generada en los procesos de fabricaciéon de los
MUX/DEMUX, asi como la presencia de conectores épticos en el
despliegue. Los resultados de las simulaciones muestran la incapa-
cidad del esquema clasico MIMO-DFE en este escenario con disper-
sién modal, por lo que se proponen otros esquemas mas avanzados
desarrollados como evolucién de éste: el esquema MIMO-DFE con
cancelacion sucesiva de interferencia ordenada de conexién comple-
ta (Fully Connected Ordered Succesive Interference Cancellation,
MIMO-DFE FC-OSIC), y el esquema MIMO DFE bidireccional con
combinacion lineal (MIMO LC-BiDFE). Ambos esquemas muestran
una gran capacidad de compensar la interferencia entre las sena-
les transmitidas permitiendo ampliar sustancialmente el margen de
potencia en el que el sistema puede operar y/o incluso relajar las
especificaciones del disefio de los MUX/DEMUX a niveles mucho
menos exigentes.

1.4 Organizaciéon de la tesis

La estructura de la tesis que ha permitido desarrollar los objetivos sena-
lados es la siguiente:

s Capitulo 2: Este capitulo muestra el marco tebrico que sustenta
la propagacion de la luz en una fibra 6ptica, y que servird para
construir el modelo de las simulaciones con el que evaluar las dis-
tintas propuestas incluidas en capitulos posteriores de este trabajo.
Se desarrollan las expresiones de los campos relativas a los modos
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guiados, asi como los mecanismos de la fibra que afectan especifica-
mente a la propagacion de sefiales, como la dispersion, la atenuacion
y el acoplamiento entre modos.

Capitulo 3: Este capitulo trata sobre la aplicaciéon de esquemas
OFDM para la transmision de senales sobre MMF a 1550 nm. Se
muestra en primer lugar una descripcién minuciosa de los distintos
esquemas evaluados, tanto CP-OFDM como ZP-OFDM, que inclu-
ye una estimacién de la complejidad asociada de los distintos re-
ceptores, incluida la propuesta original de receptor combinado para
ZP-OFDM. En segundo lugar, se describen los elementos principa-
les que conforman el sistema de comunicaciones sobre MMF con
modulacion de intensidad y deteccion directa (IM/DD) a 1550 nm.
La tercera seccién incluye los resultados de las simulaciones sobre
el modelo descrito que permite evaluar los distintos receptores en
cuanto a maxima tasa de datos transmitida, y también un estudio
de complejidad comparada entre los esquemas propuestos para las
configuraciones de deteccion éptimas utilizadas en las simulaciones.

Capitulo 4: En este capitulo se estudia la aplicaciéon de esquemas
de igualacién para sefiales moduladas en amplitud en sistemas de
SSMF con IM /DD empleando fuentes VCSEL emitiendo a 850 nm.
En primer lugar, se muestran las caracteristicas especificas de la
propagacién bimodal sobre SSMF a 850 nm: se incluyen medidas
de dispersién modal de distintos modelos comerciales de SSMF, y
también un estudio del acoplamiento modal debido a conectores
6pticos por medio de simulaciones y también de medidas experi-
mentales. A continuacién, se describen los diferentes esquemas de
igualacion evaluados: DFE, STR-DFE y LC-BiDFE. Finalmente se
muestran los resultados de las simulaciones sobre el modelo que in-
cluye las caracteristicas estudiadas en la primera parte del capitulo.
Para distintas condiciones de excitacién de la fibra y atendiendo a
las caracteristicas del VCSEL como fuente 6ptica, se evaldan los
esquemas de igualacién propuestos cuantificando al aumento del
alcance proporcionado por los mismos.

Capitulo 5: En este capitulo, se presenta la aplicacion de esquemas
de recepcion MIMO a un sistema con MDM 2 x 2 sobre SSMF' con
IM/DD a 850 nm . En primer lugar, se describe el modelo del sis-
tema empleado en las simulaciones, centrdndose principalmente en
los dispositivos que permiten la MUX/DEMUX de los distintos flu-
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jos de informacién y que son los elementos mas criticos del sistema.
Seguidamente, se describen los esquemas de recepcion MIMO pro-
puestos, basados en el esquema de igualacién DFE: MIMO-DFE,
FC-OSIC MIMO-DFE, y MIMO LC-BiDFE. Por ultimo, se mues-
tran los resultados de las simulaciones que se presentan en forma
de penalizaciones de potencia producidos por los distintos esquemas
de recepcién respecto a un sistema MDM ideal en el que las senales
se transmiten y se reciben sin ningin tipo de interferencia mutua.
Estos resultados se muestran en funcién del nivel de interferencia
que generan los MUX/DEMUX, e incluyen también el efecto de
anadir conectores 6pticos en el despliegue de fibra.



Capitulo 2

Propagacion modal
sobre fibra 6ptica

FEn este capitulo, se describe el andlisis cldsico de la pro-
pagacion de los modos guiados en una fibra dptica. Una fibra
dptica es un quia de onda dieléctrica de seccion circular, ca-
racterizada por sus bajas pérdidas y fabricada generalmente de
vidrio de silice fundido, aunque también de otros materiales.
En su forma mds habitual, una fibra dptica consiste en un ni-
cleo cilindrico de silice ligeramente alterado, mediante dopado
con otros materiales, de manera que el indice de refraccion del
nicleo sea ligeramente mayor al de la cubierta de silice que lo
rodea, y que puede incluir varios revestimientos exteriores que
le dan consistencia a la estructura. Esto permite que la luz
inyectada a la fibra sufra reflexion total interna; ast los haces
de luz en el interior del nicleo no se escapan y la luz puede
propagarse con bajos niveles de pérdidas.
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La estructura del capitulo es la siguiente. En la sec-
cion 2.1, se introducen algunos conceptos acerca de la propaga-
cion de los rayos de luz en fibra mediante la aprozrimacion de
dptica geométrica. En la seccion 2.2, se desarrolla el andlisis
de los campos electromagnéticos que se propagan en la fibra:
en primer lugar, se derivan para una fibra de salto de indice
las expresiones exactas de los campos modales propagados, y
a continuacion se asume la aprozimacion de guiado débil, que
se ajusta a las caracteristicas de la fibra y que permite redu-
cir la complejidad del problema para obtener las expresiones
de los modos linealmente polarizados. Finalmente, en la sec-
cion 2.8 se describen las principales caracteristicas de la fibra
que afectan a la transmision de senales: la dispersion (modal
y cromdtica), la atenuacion y el acoplamiento modal.

2.1 Optica geométrica: rayos guiados en la fibra éptica

En esta seccién se muestran los tipos de fibra canénicos, y se estudia las
caracteristicas de la propagacién de los rayos de luz. Esta descripcion
basada en el paradigina de la éptica geométrica, aunque aproximada, es
valida cuando el radio del nticleo es mucho mayor que la longitud de onda
de la luz, y permite introducir conceptos como los modos propagados y
la, dispersion entre ellos.

Segun el perfil del indice de refraccién en la seccion transversal de
la fibra, se pueden distinguir de manera general dos tipos de fibra (ver
figura 2.1). Las fibras en las que la variacion del indice de refraccion
entre el niicleo y la cubierta es abrupta, y el valor se mantiene constante
en ambas zonas, se denominan de salto de indice. Si en la fibra, el valor
del indice de refraccion del nacleo decae de manera gradual hasta el
interfaz con la cubierta, se denomina de indice gradual. Aunque existen
disenos de fibra con perfiles mucho mas complejos, estos dos sencillos
casos permiten ilustrar cémo el perfil del indice de refraccién afecta a la
propagacién de los rayos de luz.

10



2.1 Optica geométrica: rayos guiados en la fibra dptica
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Figura 2.1: Perfil del indice de refracciéon y seccion transversal correspondientes a
una SMF de salto de indice (a), una MMF de salto de indice (b), y una MMTf de indice
gradual (c).

2.1.1 Fibras de salto de indice

Atendiendo a la figura 2.2, si un rayo de luz incide en el ntcleo de una
fibra 6ptica con una cierta inclinacion respecto al eje 6;, la componente
refractada que se transmite en el interior del nucleo se desvia debido a
la diferencia de indices de refraccién de ambos medios segin la ley de
Snell (asumiendo que ny es el indice de refraccion del aire que rodea a la
fibra):

ng sen(d;) = ny sen(6,) (2.1)

El rayo en el interior del ntcleo, al incidir en el interfaz nticleo cubierta
con un angulo de inclinacién ¢;, sufre de nuevo el efecto de la refraccion.
Dada la diferencia de indices de la fibra a favor del ntcleo, el rayo re-
fractado en la cubierta se propaga con una inclinaciéon (¢,) mayor a la
que incide (ver figura 2.2). Aprovechando esta caracteristica, cualquier
rayo en el interior del nicleo que incida en el interfaz con una inclinacién
mayor al angulo critico, ¢ > ¢., al refractarse permanecera confinado en
el nucleo, experimentando el efecto de reflexion total interna:

¢. = arcsen (ny/ny) (2.2)

11
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[
Rayo guiado
N

Figura 2.2: Seccién longitudinal de una fibra de salto de indice, donde se dibujan
las trayectorias correspondientes a un rayo guiado, el cual experimenta la reflexion
total interna, y a un rayo no guiado, que se escapa por la cubierta.

Atendiendo a la geometria de la figura 2.2, podemos obtener el angulo
méximo de aceptacién de los rayos incidentes a la fibra de forma que
permanezcan confinados en el niicleo:

ngsen(;) = ny cos(¢.) = \/nf —n3 = NA (2.3)

Donde hemos definido la apertura numérica (NA) de la fibra que es
una medida del grado de aceptacién de la luz incidente en la misma.
Para diferencias reducidas entre los indices de refraccion del nucleo y la
cubierta (n; & ny), la NA puede aproximarse a:

NA ~ ni\/2(ny — n2)/ny = mV2A (2.4)

Donde se ha definido la diferencia de indices de refraccion A =
(n1 — na)/ny. Se puede apreciar que un valor elevado de A, favorece
el acoplamiento de la luz a la fibra. Sin embargo, esta condicién no es
préactica en la transmision de senales sobre fibra debido a la dispersion
multicamino que sufren los rayos guiados, la cual esta vinculada al con-
cepto de la dispersién modal que serd introducido més adelante. Dado
que los rayos que se propagan en el interior de la fibra con diferentes
inclinaciones lo hacen a través de caminos 6pticos de distinta longitud,
en el extremo final de la fibra estos rayos llegan en instantes diferentes
incluso si inciden en el mismo instante en el principio de la fibra y viajan
a la misma velocidad. Si la fuente éptica incidente genera a un impulso
temporal muy estrecho, la senal recibida en el extremo final sufrird un

12
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Figura 2.3: Seccion longitudinal de una fibra de indice gradual, donde se dibujan
las trayectorias de algunos rayos guiados.

ensanchamiento temporal debido a esta diferencia de caminos. Se puede
estimar de forma sencilla este ensanchamiento si consideramos los rayos
que viajan con menor y mayor longitud de camino: la trayectoria mas
corta coincide con la longitud de la fibra y corresponde al rayo que incide
con 0; = 0, mientras que el rayo que incide con el valor dado por (2.2)
viaja por el camino mas largo, L/sen(¢.). Considerando la velocidad de
la luz en el nacleo (¢/n,), la diferencia entre los retardos de llegada se
puede estimar como:

2
AT:nl<L_L> _ Lni, (2.5)
¢ \sen(¢.) ¢ Ny

Que es una medida del ensanchamiento temporal experimentado por
un impulso de luz propagado en una fibra de salto de indice, y que
en un entorno de comunicaciones 6pticas limita el rendimiento en la
transmision de sefiales dado que puede generar interferencia entre pulsos
de informacion adyacentes [4].

2.1.2 Fibras de indice gradual

El principio basico de la fibra de indice gradual consiste en generar las
condiciones que permitan a los rayos que inciden a la fibra con mayor
angulo de inclinacién, y por tanto recorren un camino éptico mayor, via-
jar a una velocidad mayor. De esta forma la diferencia entre los retardos
asociados a los rayos propagados en el niicleo se reduce. Esto se consigue
mediante la variacion gradual del indice de refraccién del niicleo de la
fibra. Los rayos propagados se muestran en la figura 2.3, donde se apre-

13
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cia como las trayectorias maés largas, correspondientes a los rayos que
inciden a la fibra con dngulos méas oblicuos, se sitian en zonas del nicleo
con menor indice de refraccién y por tanto viajan a mayor velocidad. En
la mayorfa de fibras de indice gradual esta variacién puede modelarse
mediante la funcion de perfil siguiente:

(o) = { i TV n s 26)

Donde a es el radio del nucleo de la fibra y el parametro o determina
el perfil del indice. Se ha estudiado que, para valores tipicos de las fibras
utilizadas en comunicaciones, el valor que minimiza la dispersién en fi-
bras de indice gradual es o = 2(1 — A), y el minimo retardo diferencial
obtenido es [4]:

AQ

AT = Ly (2.7)

Que es notablemente inferior al obtenido para una fibra en salto de
indice en (2.5).

2.2 Campos modales en la fibra

Se muestra en esta seccion la derivacion mediante teoria electromagné-
tica de los campos que se propagan en una fibra de salto de indice de
sflice. En primer lugar se presentan las soluciones exactas, y a continua-
cién se obtienen las expresiones de los campos resultantes de aplicar la
aproximaciéon de guiado débil.

2.2.1 Propagacion de ondas en la guia

La propagacion del campo electromagnético en un medio dieléctrico, iso-
tropico, lineal y sin fuentes, como es la fibra, estd gobernada por las
ecuaciones de Maxwell, que expresadas en forma diferencial [4]:

V x E=—0E/ot (2.8)
V x H=0D/ot (2.9)
V-D=0 (2.10)
V-B=0 (2.11)

14
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Donde E y H se definen como los vectores de intensidad de campo
eléctrico y campo magnético, respectivamente; y, D y B , las densidades
de flujo eléctrico y magnético. Estos vectores estan relacionados a través
de los parametros constitutivos del medio:

&=

€ (2.12)

(2.13)

oy O
I

T

I

El parametro p se define como la permeabilidad del medio, que es
igual a la del vacio (uo) dada la naturaleza no magnética del vidrio de
silice; mientras que ¢ es la permitividad del medio, que en general es de
valor complejo, y cuyas partes reales e imaginaria estan vinculadas con
el indice de refraccion (n) y el coeficiente de absorcion (g ) mediante:

e(Fyw) = (n + iagsc/2w)? (2.14)

Donde se aprecia la dependencia de € con la frecuencia, que se estu-
diard més adelante. Para una fibra éptica de salto de indice, se puede
asumir que € ~ n? dado el bajo nivel de pérdidas del medio en la region
del espectro de interés para las comunicaciones 6pticas, y que el valor de
e(7,w) es independiente de la posicion para el ntcleo o la cubierta de la
fibra. Estas consideraciones ayudan a la simplificacion del problema, de
manera que, tras algunas manipulaciones, a partir de las ecuaciones de
Maxwell se obtiene la Ecuacion de Helmhotz para el campo eléctrico [4]:

V2E(F,w) + n(w)k2E(F,w) = 0 (2.15)

Donde E se define como la transformada de Fourier del vector campo
eléctrico, dada la dependencia del mismo con la frecuencia:

B(7 w) = / " B, 1) expliwt)dt (2.16)
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2.2.2 Modos propagados en la fibra éptica

Se definen los modos propagados en la fibra como las soluciones a las
ecuaciones de Maxwell sin fuentes que satisfacen las condiciones de con-
torno de la guia circular con seccion transversal infinita y sin pérdidas.
De ese modo, los campos en el interior de la gufa se pueden representar
como una expansion de estos modos. Estas soluciones son una idealiza-
cion del problema pero se ajustan de manera satisfactoria a la geometria
de la fibra Optica con bajas pérdidas. Sin embargo, sélo un parte de la
potencia inyectada se propaga sin atenuacién en una guia ideal sin pér-
didas, el resto es radiada a través de la cubierta. Aunque las soluciones
para ambos mecanismos son igualmente vélidas desde el punto de vista
tedrico, s6lo las primeras son objeto de estudio en este trabajo, las cuales
que representan los modos guiados y cuyo ntimero es finito [5].

Una vez obtenidas las soluciones exactas correspondientes a los modos
guiados en la fibra, se asumen una serie de aproximaciones razonables
que permiten simplificar el problema de la luz propagada en la fibra. Las
nuevas soluciones se expresan como modos linealmente polarizados y se
siguen ajustando de manera adecuada a las condiciones de propagaciéon
en fibras 6pticas convencionales.

2.2.2.1 Modos exactos

Dada la simetria del problema, es mas adecuado expresar el campo en
coordenadas cilindricas, considerando el eje z como la direccién de pro-
pagacion del campo:

E(p,¢,2) = E,(p, ¢, 2)p + Eg(p,6,2)6 + E.(p, ¢, 2)2 (2.17)

Donde la dependencia con la frecuencia (exp(iwt)) va implicita. De
las 6 componentes del campo eléctrico y magnético, sélo dos son inde-
pendientes y el resto puede derivarse de éstas de forma directa; por lo
tanto, es suficiente con encontrar las expresiones de las componentes z
de los campos. Con todo, podemos expresar (2.15) para esa componente
del campo eléctrico como:

O°F, n 10E, 10°E, O0°E,

o oo oy o2 kB, =0 (2.18)
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Aplicando el método de separaciéon de variables se puede resolver
(2.18), y E, puede expresarse:

E.(p, ¢, 2) = F(p)®(¢)Z(2) (2.19)

La solucién general, para las regiones del nicleo y la cubierta, es una
combinacidén lineal de funciones de Bessel de orden :

AJi(hp) + CYi(hp), p<a
F <P>:{ BKE(fp)HDf}l(Z)L), o> a (220)

Y los parametros h y ¢ se definen en funcion de la constante de

propagacion 5:
h = /n2k3 — 32 (2.21)

q=1/B*—nikd (2.22)

Si se aplican las condiciones de contorno de la gufa, la solucién se
simplifica: el campo debe ser finito para p = 0 y debe tender a 0 para p =
0. De ese modo, el campo eléctrico entonces puede expresarse mediante:

_ [ Ad(hp) explilg) explifz), p<a
E(p,¢,2) = { Blél(qp) exp(ilo) exp(ifz), p>a (2.23)

Donde el indice [ s6lo puede tomar valores enteros. Aplicando el mis-
mo método podemos obtener la expresién del campo magnético, que
tiene la misma forma:

[ CJi(hp)exp(ilg) exp(ifiz), <
Hip.02) = { GUmeRUoonli), o<e oy

Como ya se ha comentado, a partir de estas expresiones se pueden de-
rivar el resto de componentes de los campos. Una vez obtenidas, se deriva
el valor de las constantes que ponderan los campos aplicando la conti-
nuidad de las componentes tangenciales en el interfaz niicleo-cubierta.
Tras algunas manipulaciones sobre el sistema de ecuaciones resultante,
se obtiene la ecuacién de valores propios o de dispersién de los modos

[6]:
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Ji(ha) | Ki(qa) } { Ji(ha) | Ki(qa) } _
hdy(ha) = qKi(qa)] | hJi(ha)  qK;(qa)

182 1\2 12
— — — 2.25
(@) G e
Asi, dadas las especificaciones de los pardmetros de la fibra, solamente
ha de hallarse el valor de la constante de propagaciéon 8. En general,
existen multiples soluciones asociadas a cada valor del indice [, por lo que
es mas correcto especificar estas distintas soluciones o modos mediante
Bim, cuyo valor se obtiene de resolver numeéricamente (2.25). En general,
los modos resultantes tienen componente no nula para E, y H,, y se
denominan HE;,, o EH;, dependiendo de cuil es la componente que

domina, excepto para I = 0 en los cuales si se anula alguna de estas dos
componentes y se denominan en consecuencia TEg,, v TMg,,.

Con todo, cada modo propagado estd determinado por su correspon-
diente f3,,, v podemos definir para cada modo el valor del indice efectivo
de refraccion que experimenta al propagarse (donde se omiten los indices
modales [ y m, pero estan implicitos):

= B/ko (2.26)

Que puede tomar valores ny < 1 < ng, y asi se puede definir la
constante de propagaciéon normalizada, que obviamente s6lo pude tomar
valor del intervalo entre 0 y 1:

ko —n n—n
_ B/ ko 2 _ 2 (2.27)

ny —n2 ny — N2

b

Ademiés, definimos la frecuencia normalizada a partir de los parame-
tros de las funciones de Bessel que definen los campos mediante:

2ma
V =4/(ha)? + (qa)? = T\/n% —n3 (2.28)

Con estas definiciones, podemos expresar la constante de propaga-
cion normalizada para cada modo propagado en funcién de la frecuencia
normlizada mediante la resolucion de (2.25), tal y como se muestra en la
figura 2.4.
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Figura 2.4: Constante de propagacion normalizada (b) en funcién de la frecuencia
normalizada (V): curvas correspondientes a los modos exactos de menor orden.

2.2.2.2 Aproximacion de guiado débil: modos
linealmente polarizados

Los modos exactos derivados en la subseccién anterior se caracterizan
por su naturaleza hibrida al no poseer en general ninguna componente
nula del campo eléctrico o magnético, lo que deriva en una distribucién
de polarizacién no uniforme debido a la propia estructura de la gufa. Sin
embargo, en la practica las fibras 6pticas utilizadas en comunicaciones se
caracterizan por una muy baja diferencia de indices de refracciéon entre
el ntcleo y la cubierta (A < 1), y estan sujetas por tanto a la condicion
de guiado débil. Esto implica que, aunque el pequeno valor de A es sufi-
ciente para que se produzca el efecto de la reflexion total interna, desde
el punto de vista de la polarizacion la fibra se comporta como un medio
virtualmente homogéneo (n; = ny) [7|. Por lo tanto, cada uno de los
modos propagados estd esencialmente polarizado en una sola direccién,
o de otro modo, el vector campo eléctrico y el magnético sélo poseen
componente en el plano transversal a la direccién de propagacién. Estos
modos linealmente polarizados (LP) son en esencia una combinacion de
modos exactos que poseen la misma constante de propagacion (degenera-
dos), y solo poseen una componente de campo eléctrico y otra de campo
magnético no nula [8].
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Figura 2.5: Constante de propagacion normalizada (b) en funcién de la frecuencia
normalizada (V'): curvas correspondientes a los modos LP;,, de menor orden

Bajo esta premisa, la ecuacion de dispersion en (2.25) se simplifica
dando lugar a [6]:

Jizi(ha) M

hal=2\"
““Ji(ha) 1K (qa)

(2.29)

La resolucién de esta expresiéon permite obtener la constante de pro-
pagacioén para cada modo LP,,,, v los resultados se muestran en funcién
de la frecuencia normalizada en la figura 2.5.

Finalmente, las expresiones del campo eléctrico para una polarizacién
segin el eje x son:

[ AJi(hp)exp(ilg) exp(ifz), p<a
b= {BKl(qp)eXp(ild))exp(iﬁz), p>a (2.30)
% =0 (2.31)
b= 0 (2.32)

En la figura 2.6 se muestra, a modo ejemplo, la distribucién trans-
versal de intensidad para algunos modos LP propagados en la fibra. Se
aprecia como los indices modales marcan su variacién en el plano trans-
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(a) (b) (c)
(d) (e) (f)

Figura 2.6: Perfiles modales transversales de potencia normalizados para los modos
linealmente polarizados de o6rdenes inferiores: LPo1 (a), LP114 (b), LP11s (¢), LPo2
(d), LP21a (e), y LP2us (f).

versal: [ en azimut y m radial. Para [ # 0, la variaciéon en azimut puede
producirse segin una funcién en seno o coseno, que corresponde a los
modos LPy,,.. v LP;,., respectivamente, por lo que el factor de degene-
racién para estos modos es 2, al que hay que anadir el factor 2 asociado
a las polarizaciones ortogonales que pueden propagarse para un mismo
modo (para cualquier valor de 1).

2.3 Caracteristicas de la fibra

En esta seccidon se describen las caracteristicas de la fibra que mas con-
dicionan la transmision de senales.
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2.3.1 Dispersion en la fibra

La dispersién intermodal o simplemente modal se define como la diferen-
cia entre la velocidad de grupo que experimentan los diferentes modos
propagados en la fibra. Por otro lado, la dispersion intramodal, de veloci-
dad de grupo o cromatica, se refiere a la dependencia de la constante de
propagacion de cada modo con la frecuencia, lo que provoca que distintas
componentes espectrales de una senal propagada en un modo cualquiera
experimenten un retardo de grupo distinto. Ambos fendémenos no son
excluyentes y se producen simultdneamente en la fibra.

Se define la velocidad de grupo (v,) como la velocidad a la que se
propagan los planos de amplitud constante de una onda [9], que en este
caso corresponde por lo tanto a la velocidad de los planos de amplitud
constante de cada modo propagado en la fibra:

vy = (‘f})l - <dci) (nj))l . ﬁ% (2.33)

Donde se ha empleado la definicion en (2.26) de la constante de pro-
pagacion de cada modo (), y se ha introducido el concepto de indice de

grupo (ny):

Ng =0+ w— (2.34)

2.3.1.1 Dispersiéon modal

Si se asume en primer lugar que el indice de refraccién efectivo para
un modo propagado dado es constante en frecuencia, al menos para la
region espectral de trabajo, la expresion (2.34) se reduce a n, ~ n. De
este modo, podemos definir el retardo de grupo por unidad de longitud
que sufre la luz propagada sobre dicho modo mediante:

(2.35)

u;]
—_
]

Si consideramos que una portadora 6ptica infinitamente estrecha in-
cide en un extremo de la fibra sobre la que se propagan varios modos,
en el extremo final de la misma el campo total ser4 una combinacién de
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los campos modales propagados cada uno con un retardo de grupo en
general diferente.

2.3.1.2 Dispersion cromatica

En realidad, como ya se ha comentado anteriormente, el indice de refrac-
cion efectivo es dependiente de la frecuencia, y por lo tanto también lo
es la constante de propagacion modal. Se puede aproximar la constan-
te de propagacion en el entorno reducido de una frecuencia 6ptica (wo,
w — wy < wp) mediante su desarrollo en serie de Taylor:

Bw) = fo+ B (w—w0) + 3B (= o) + 5fs- (0 —wo)’ + -+ (2.36)

Donde se define el valor de la derivada k-ésima de la constante de
propagacion en wy como By = (d*3)/(dw*). En consecuencia, (3 corres-
ponde al valor de la constante de propagaciéon para la frecuencia wy, y se
relaciona con la variacién de fase de la onda, 8, coincide con el retardo de
grupo por unidad de longitud que define la dispersion modal en (2.35),
y finalmente B, y (3, relacionados respectivamente con el parametro de
dispersion (D) y la pendiente de dispersion (S), definen la dispersion
cromatica.

El parametro de dispersion describe la dependencia del indice efectivo
modal con la frecuencia, y se define:

2me 2mc d (1 2me [ dn d*n
D=_"TCp, - ST D (2 ) g  ZTC (o0 [ET) 937
T T e <vg>52 N2 ( dw‘+‘”dw2> (2.37)

Tras algunas mvanipulaciones a esta expresion, se puede expresar D
como la suma de dos términos [4]:

D =Dy + Dy (2.38)

El término de la dispersion material (Dj) recoge la dependencia con
la frecuencia inherente del indice de refraccion del material que forma la
gufa, que para fibras de silice esta perfectamente caracterizada. Por su
parte, el término de dispersion guia onda (Dy) esta relacionado con la
condicion de fase de los modos propagados y depende de los parametros
de diseno de la fibra como el radio del nicleo o la diferencia de indices.
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En cuanto a la dispersion cromatica de segundo orden (f3), soélo se
considera en casos en que el valor de la dispersién cromatica de primer
orden (f2) es muy bajo, y se relaciona con S mediante:

2mc) 2 4
S = <;f> B + (;f) By (2.39)

En resumen, se han mostrado como las componentes espectrales de
la luz propagada en un modo concreto se propagan de forma desigual y
esta también es una limitaciéon importante a la hora de transmitir senales
sobre fibra éptica.

2.3.2 Atenuacion en la fibra

Las pérdidas de la fibra representan otro factor limitante dado que redu-
cen la potencia de la sefial recibida y elevan por tanto la probabilidad de
error en la detecciéon de la informacién asociada. Aunque la fibra 6ptica
se caracteriza por su bajo nivel de pérdidas en las ventanas tipicas de
trabajo, existen varios mecanismos de atenuacién que influyen de mane-
ra distinta y se deben tanto a factores intrinsecos al material que forma
la fibra como a factores extrinsecos como impurezas o curvaturas [10].

En la figura 2.7 se muestra la curva caracteristica del coeficiente de
atenuacion de una fibra de silice, donde se han senalado las regiones
del espectro donde dominan los principales mecanismos que gobiernan el
fenémeno de la atenuacion en la fibra.

En primer lugar, la atenuacién Rayleigh se produce debido al direc-
cionamiento de parte de la energfa que transporta la sefial hacia regiones
fuera del medio de transmisién, y tiene su origen en las fluctuaciones,
de orden local y dimensiones mucho menores que la longitud de onda de
trabajo, en el indice de refracciéon del material que compone la fibra. Es-
te fenomeno de atenuacion varfa segin A~?, y en la figura 2.7 se aprecia
como éste es el mecanismo dominante en longitudes de onda corta.

La atenuacién por iones OH genera un pico de atenuacion en 1.38 pm
en la figura 2.7. Esta longitud de onda es un armonico de la resonancia de
absorcion (muy por encima del rango de longitudes de onda de trabajo)
producida por los radicales OH presentes en la fibra. La presencia de
grupos hidroxilos en la fibra se origina en el proceso de fabricacién, y la
reducciéon de su concentraciéon en el material permite reducir su influencia
en la atenuacién hasta hacerla incluso despreciable.
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Figura 2.7: Coeficiente de atenuaciéon de una fibra 6ptica de silice en funcién de la
longitud de onda, donde se seflalan las regiones en las que dominan los principales
mecanismos de atenuacion.

Finalmente, la atenuaciéon infrarroja se debe a la existencia en el in-
frarrojo muy lejano de muy intensas bandas de absorcién, originadas por
vibraciones y oscilaciones de las unidades estructurales que componen
el material de la fibra. De este modo, este mecanismo domina principal-
mente la atenuacién a longitudes de onda largas, como se aprecia en la
figura 2.7.

2.3.3 Acoplamiento modal

Aunque el desarrollo tedrico hasta este momento en este capitulo con-
sidera la fibra Optica como una guia de onda casi homogénea en el que
los modos propagados son ortogonales entre si, bajo ciertas condicio-
nes se puede generar acoplamiento entre los distintos campos modales.
A grandes rasgos, se puede distinguir entre dos tipos de acoplamiento
atendiendo a como se genera: por un lado, el acoplamiento continuo se
produce de manera gradual lo largo de la fibra debido a imperfecciones
de la misma, mientras que el acoplamiento discreto se genera de forma
local en discontinuidades de la fibra [11].
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Figura 2.8: Mecanismos en una uniéon de fibras que generan acoplamiento entre
modos: desplazamiento lateral (a), desplazamiento angular (b), desplazamiento lon-
gitudinal (c¢), y desajuste entre diametros del nticleo (d).

2.3.3.1 Acoplamiento continuo

El acoplamiento continuo es un fenémeno en general no intencionado que
se produce en la fibra. Son fuentes de acoplamiento las imperfecciones
producidas en el proceso de fabricacién, como la falta de circularidad
en el nacleo, la rugosidad en el interfaz nicleo-cubierta, las variaciones
en el perfil indice, pero también factores externos como tensiones en los
recubrimientos exteriores de la fibra, dobleces y giros.

El grado de acoplamiento entre dos modos esté fuertemente ligado a la
diferencia entre las constantes de propagacion de dichos modos (Af). Por
ejemplo, para una fibra multimodo (MMF) de silice, modos propagados
casi degenerados que pertenecen al mismo grupo modal, se acoplan por
completo tras distancias del orden de 300 m; por otro lado, incluso en
fibras con muy baja dispersiéon modal en las que los modos viajan a
velocidades de grupo muy similares, los modos pertenecientes a diferentes
grupos modales se acoplan sélo parcialmente tras distancias del orden de
100 km [12].

2.3.3.2 Acoplamiento discreto

El acoplamiento discreto se produce de forma local en puntos de la fibra
que rompen la homogeneidad del medio, como por ejemplo conectores,
empalmes o fracturas del material. Varios mecanismos de desalineamien-
to entre fibras que generan acoplamiento modal se muestran en la figu-
ra 2.8, aunque de todos ellos, el desalineamiento lateral es la fuente mas
habitual de degradacién en interconexiones de fibras [13]. Seguidamente,
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se muestra el desarrollo que permite calcular los coeficientes de acopla-
miento modal debido al desplazamiento lateral entre dos fibras de salto
de indice en condiciones de guiado débil.

En el interfaz de la discontinuidad entre dos guias de onda circulares,
se cumple la condicién de continuidad de las componentes transversales
[14]:

Etﬁin - Et7out Htﬂ'n - Ht,out (240)
Los campos transversales a la salida de la discontinuidad son una

combinaciéon de las componentes correspondientes a los modos guiados,
y a los modos radiados que no se propagan:

Et,out - Z Cj : gt,j + Et,rad (241)
J
ﬁt,out — ch : ﬁt,j + Flt,rad (242)

J

Por otro lado, a la entrada de la discontinuidad se asume que la fibra
incidente es lo suficientemente larga como para que las componentes de
campo radiado se hayan desvanecido; por lo tanto, el campo incidente
corresponde sbélo a modos guiados, y las componentes transversales se
expresan:

Epin = cf- e (2.43)
k

Hyon = ¢y Mo (2.44)
k

Asi, el coeficiente ¢; que pondera el j-ésimo modo propagado a la sali-

da de la discontinuidad, con distribucién de campo transversal €} ; y h: ;,
se obtiene al integrar sobre la seccién infinita los campos transversales a
uno y otro lado de la discontinuidad:

G = 2]1\6/1400 (E_:t,in X Et7j> -2 dA

1 = S .
- on /A ) (Ht X et,j) -5 dA (2.45)
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Donde se define el factor de normalizacién de potencia del j-ésimo
modo como:

1 -
M:2A (5 x iy) - 2 dA (2.46)

Los campos modales en una fibra segin la aproximacién de guiado
débil solo poseen componente transversal (E, = H, ~ 0):

E ~ & (z,y) - F? (2.47)

H = hy(z,y) - ) (2.48)

l_it(a:,y) & —ny %é}(m,y) X % (2.49)
0

Para el caso de un campo eléctrico incidente con polarizacion lineal
sobre el eje x, la expresion de los campos modales se reduce a:

E =e,(x,y) e . 2 (2.50)
H=n, @ex(x,y) el g (2.51)
Ho

Si en la discontinuidad las fibras desalineadas son paralelas al eje
de propagaciéon de la onda, como ocurre en el caso de desalineamiento
lateral entre dos fibras (ver figura 2.8a), los campos a uno y otro lado
s6lo poseen componente transversal:

— —

Ein - Et,in ﬁzn - ﬁt,in (252)
De este modo, la amplitud modal correspondiente al j-ésimo modo
guiado en la guia saliente, c;, se obtiene de la suma de las integrales entre

la distribucién transversal de dicho modo y la de cada uno de los modos
propagados en la fibra incidente con sendas amplitudes modales c;;:

1 / roo A €0 A:|
C; = —— c (@ y) T X |nyy ) —eqs i (x,y) - dA
o/ E: - ean(ay) ] e ()0
= g c%/ e (2 y) e i(z,y) dA (2.53)
k Aoo
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Donde, por simplicidad, se ha considerado que las distribuciones de
campo transversal modales estan normalizadas en potencia:

/ &0, y)|? dA:/ less(@,g)? dA=1, VI=0,1,2,... (2.54)
Ao Aso

La distribuciéon de los campos modales LP,,,, incluidas ambas dis-
tribuciones en forma de seno y coseno, para la fibra circular de salto de
indice expresada en coordenadas cilindricas (donde la variacion de la fase
se omite por claridad dado que no afecta al desarrollo) ha sido derivada
anteriormente, y aqui se expresa con la coordenada radial normalizada
al radio del nicleo:

Epp = thim(R, ¢) = i - { Fi(R) :sen(l¢) (2.55)

< <
Ji(uR), o_zf_ 1 (2.56)

F(R) :{ K/(wR), R>

R=p/a u=a\/kin?— (%> w=a\/p?—kin? (2.57)

Siendo a el radio del nucleo de la fibra y 8 la constante de propagacién
del modo LPy,. Con todo, podemos calcular el coeficiente de acoplamien-
to del j-ésimo modo LP saliente (definido por los indices modales [; y
m;) mediante:

1
S 1,0, (R, 0)[ RARd
/ fono wlkmk (R/v ¢/) : wljmj (R, QZ)) Rdegf)
Z “ VAL
k fono ‘wlkmk (R ’ d) )’ Rde¢

Gj

(2.58)

El desalineamiento lateral entre las fibras queda definido por la du-
pla (R, ¢o), ver figura 2.9. Si tomamos el origen de coordenadas de la
fibra saliente como referencia, podemos expresar las distribuciones de
los modos entrantes respecto a esta referencia mediante los cambios de
variables:
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Figura 2.9: Ejes de coordenadas y variables que definen el desplazamiento lateral
entre dos fibras 6pticas.

R =\/R* + R} — 2RRq - cos(6 — ¢) (2.59)
, Rsen ¢ — Ry sen ¢q
= 2.
¢’ =arctan (R cos ¢ — Ry cos ¢g > (2.60)

De este modo, la resolucién de la integral permite obtener los co-
eficientes de acoplamiento que caracterizan por completo la interaccién
entre los modos propagados en ambas fibras desalineadas.

2.4 Resumen y conclusiones

En este capitulo se ha mostrado el modelo teérico que permite caracte-
rizar la propagacion de la luz, en la regién del espectro 6ptico de interés
en comunicaciones, en una fibra optica de salto de indice fabricada a
base de vidrio de silice. Para ello, se ha incidido en los efectos de la fi-
bra que inducen mayor grado de distorsiéon en las senales propagadas: la
dispersioén, la atenuaciéon y el acoplamiento modal.

Finalmente, en la tabla 2.1 se muestra, a modo de resumen, el valor
de algunos parametros modales definidos en este capitulo para una SMF
estandar de 4.1 um de radio a longitudes de onda habituales de trabajo
y calculadas mediante el modelo descrito en este capitulo.
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A (nm) 1550 | 1310 850
1% 2.0309 | 2.4076 3.7252

n1 1.4440 | 1.4468 1.4525

no 1.4388 | 1.4416 1.4473

Vodo | Guiado débil | LPoy | LPor | TLPo: LPy,

Exacto HE;, | HEyy | HE;y | TEn | TMo | HEs

fig 1.4630 | 1.4623 | 1.4664 | 1.4671 | 1.4671 | 1.4671
7 1.4410 | 1.4444 | 1.4512 | 1.4493 | 1.4493 | 1.4493
B (rad/pm) 5.8413 | 6.9274 | 10.7274 | 10.7133 | 10.7132 | 10.7132
b 0.4254 | 0.5315 | 0.7463 | 0.3802 | 0.3794 | 0.3794

Tabla 2.1: Parametros modales para una SMF estandar de 4.1 ym de radio a varias

longitudes de onda.
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Capitulo 3

Igualacion de senales
OFDM en transmisiones

sobre MMF a 1550 nm

En este capitulo se investiga la capacidad de los diferentes
esquemas con multiplexacion por division en frecuencia orto-
gonal (OFDM), entre los que se incluye una propuesta origi-
nal de receptor combinado, de lidiar con la dispersion modal
en enlaces de fibra multimodo (MMF') con fuerte selectividad
frecuencial, por medio de simulaciones numéricas que mues-
tran las tasas de datos alcanzables por dichos receptores. A
su vez, se incluye un estudio de la complejidad estimada para
cada uno de los receptores OFDM evaluados.

La organizacion del capitulo es la siguiente. En la pri-
mera seccion 3.1, se introducen los antecedentes y la motiva-
cion del capitulo. En la seccion 3.2, se describen de manera
exhaustiva los diferentes esquemas de recepcion OFDM, in-
cluyendo su derivacion matemdtica, asi como la estimacion
de su complejidad. La seccion 3.3 contiene primeramente una
descripcion del modelo estadistico que se utiliza para simular
numéricamente los enlaces de MMF, y a continuacidn se pre-
sentan los resultados de dichas stmulaciones incluyendo una
comparacion de la complejidad segin las configuraciones de los
esquemas utilizados. Finalmente, las principales conclusiones
se derivan en la dltima seccion 3.4.
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3.1 Introduccién: antecedentes y motivacion

Las MMF estan ampliamente desplegadas en redes de area local e in-
terconexiones 6pticas debido a su bajo coste y facilidad de instalaciéon y
mantenimiento, comparado con la fibra monomodo (SMF). Sin embargo,
la maxima tasa de datos transmitida esta limitada en su mayoria por la
dispersién modal intrinseca a la MMF.

En los dltimos anos, se han presentado diferentes soluciones con el
fin incrementar la tasa de datos de los sistemas ya desplegados sobre
MMEF'. Algunas propuestas se basan en modificar el transmisor 6ptico
actuando sobre la modulacién de la senal (codificacion multinivel [15],
multiplexacion por division en longitud de onda [16] y multiplexacion
por subportadoras [17] [16]), o incluyendo técnicas de igualacion en el
receptor [18]. OFDM combina las ventajas de todas estas técnicas, mos-
trandose como una solucién efectiva para incrementar la capacidad de los
enlaces de MMF [19]. Otras propuestas para incrementar la tasa de datos
transmitida estéan basadas en la técnica de excitaciéon modal parcial de
la fibra [20], la cual permite estabilizar de forma efectiva los valores de
ancho de banda de la MMF, especialmente las de perfil de indice gradual;
sin embargo, en la practica es dificil mantener la distribuciéon modal ini-
cial a lo largo del despliegue de fibra si el enlace contiene algin conector
optico.

OFDM es capaz de mitigar la interferencia entre bloques (IBI) en
canales dispersivos si se anade un intervalo de guarda entre ellos. En el
esquema clasico OFDM, este intervalo de guarda consiste en un prefi-
jo ciclico (CP-OFDM), que se construye afadiendo al principio de cada
simbolo una copia de las Gltimas muestras temporales correspondientes
a dicho sfimbolo OFDM. En el receptor, las muestras correspondientes
al CP se descartan, dado que contienen la interferencia del simbolo que
le precede, y, tras procesar mediante transformada discreta de Fourier
(Discrete Fourier Transform, DFT) cada bloque OFDM, finalmente la
igualacién de cada subportadora se realiza con una Gnica multiplicacién
por el coeficiente adecuado. Se consigue asi un receptor de baja comple-
jidad a costa de desaprovechar la redundancia introducida por el CP.

En el ambito de las comunicaciones sobre fibra éptica, CP-OFDM se
ha mostrado capaz de mitigar tanto la dispersién cromética en enlaces
de SSMF |21], como la dispersion modal en enlaces de MMF [22]. Sin
embargo, la probabilidad de error aumenta draméticamente en presencia
de nulos espectrales o desvanecimientos profundos en frecuencia cerca de

34



3.1 Introduccion: antecedentes y motivacion

alguna de las subportadoras, lo que puede dificultar o incluso impedir la
recuperacion la informacion asociada a dichas subportadoras [23]. Una
solucién para superar el deterioro de CP-OFDM en este entorno de fuer-
te selectividad frecuencial es la adaptacion de la senal. Asi, es posible
ajustar el nivel de potencia y/o el orden de modulacién en cada una
de las subportadoras atendiendo a la respuesta en frecuencia del canal
[24]. La técnica de modulaciéon adaptativa sobre CP-OFDM (Adaptively
Modulated Optical, AMO-OFDM) se ha anunciado como la mejor alter-
nativa para maximizar el rendimiento de CP-OFDM en enlaces de MMF
[25][26]. AMO-OFDM es capaz de alcanzar 35 Gb/s en el 99.5% de los
enlaces de MMF instalados actualmente con modulacién de intensidad
y deteccion directa (IM/DD) [26]. Estos resultados han sido obtenidos
mediante simulaciones basadas en un modelo estadistico de enlaces dis-
persivos de MMF previamente propuesto en [27]. La principal objecion
a AMO-OFDM es la necesidad de establecer un canal de retorno que
permita la negociacién entre los extremos del enlace y poder asi adaptar
la carga de datos de cada subportadora, mediante el ajuste del orden de
modulacion, a la respuesta en frecuencia del canal.

Para mejorar el rendimiento de OFDM ante canales con selectividad
frecuencial en comunicaciones inalambricas, se ha propuesto en [28] la
utilizacion de un postfijo de ceros en lugar del prefijo ciclico (ZP-OFDM).
ZP-OFDM posee las ventajas inherentes a OFDM, como la alta eficiencia
espectral, flexibilidad y robustez, pero anade ademads la habilidad de
compensar las condiciones de fuerte selectividad frecuencial sin establecer
una negociaciéon previa entre el transmisor y el receptor. Asi, ZP-OFDM
ha sido propuesto para aumentar la tolerancia a la dispersiéon de modos
de polarizacion (PMD) en enlaces de SSMF a 1550 nm [29].

7ZP-OFDM implementa en recepciéon un igualador bajo el criterio for-
zador de ceros (ZF) sobre toda la senial recibida, incluido el intervalo
de guarda, lo que implica un incremento de la complejidad del receptor
comparado con CP-OFDM |[28]. Sin embargo, existe una implementacién
de receptor de baja complejidad para ZP-OFDM, basada en la técnica
de solapamiento y suma ( Quverlapp-Add, OLA) |28], la cual es equivalente
a CP-OFDM en complejidad, pero también en capacidad de deteccidn.

Ademaés, dado que la senial ZP-OFDM recibida se ve afectada por la
interferencia entre las subportadoras del mismo bloque, es posible utili-
zar esquemas de deteccion con cancelacion sucesiva de interferencia (SIC)
de forma similar a como se utiliza en sistemas de entrada multiple y sa-
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lida mualtiple (MIMO) para cancelar la interferencia entre los distintos
transmisores. Por ejemplo, se ha propuesto un esquema SIC subo6ptimo
para mejorar la tasa de error ofrecida por el receptor ZF en sistemas
ZP-OFDM sobre SSMF con PMD a 1550 nm [29]. En este capitulo se
propone la utilizacién de un esquema de SIC 6ptimo conocido como ar-
quitectura Vertical Bell Laboratories Layered Space-Time (V-BLAST),
el cual fue desarrollado en origen para sistemas MIMO, para la detec-
cion de senales ZP-OFDM. Sin embargo, la alta complejidad asociada
a V-BLAST hace que su implementaciéon sea dificil en este ambito, por
lo que se propone de manera novedosa un receptor combinado: el es-
quema OLA se utiliza para detectar las subportadoras menos atenuadas
por el canal y, tras eliminar de la senal recibida la contribucién de di-
chas subportadoras, la arquitectura V-BLAST se utiliza para detectar las
restantes subportadoras méas probleméticas. El principal objetivo de esta
propuesta es alcanzar el mejor rendimiento proporcionado por V-BLAST,
pero con la menor complejidad global posible asociada al receptor.

3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

*

En la presente seccion y las siguientes, los operadores matriciales (-)*,
()T, ()" y ()1, designan el conjugado, la transposicion, la transposicion
conjugada y la pseudo inversa de Moore respectivamente. Ademés, se
define la fila i-ésima de una matriz A como A(%, :), del mismo modo que
la columna i-ésima se define mediante A(:,4). Para estimar la comple-
jidad computacional, se ha contabilizado el nimero de productos reales
requeridos, ya que ésta es una de las operaciones que més area y poten-
cia consume en una implementacion de hardware. Ademaés, se asume que
un producto complejo se puede implementar mediante 4 multiplicaciones
reales. Finalmente, la complejidad estimada de los receptores se divide
en dos partes: preprocesado y deteccién. La primera corresponde a todas
las operaciones necesarias antes de detectar la senal y que se realizan
cada vez que se actualiza la estimacion del canal, mientras que la segun-
da corresponde a las operaciones para la estimacion de los datos que se
realiza cada vez que se recibe un nuevo simbolo OFDM.
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3.2.1 OFDM con prefijo ciclico: CP-OFDM

La senal OFDM descrita en este trabajo es de valor real en el dominio del
tiempo, también llamada en la literatura modulacién multitonal discre-
ta (Discrete Multitone Modulation, DMT). Para generar una senal real
DMT, la secuencia de Npra simbolos de informaciéon en cada simbolo
OFDM debe mantener simetria Hermitica, evitando ademas cargar datos
sobre las portadoras de continua y de alta frecuencia:

0,5(1),5(2),...,5(Npara),0,...,0, 8 (Npara)s--.,s*(1)]" (3.1)

La senal temporal se genera procesando mediante transformada dis-
creta inversa de Fourier (IDFT) el bloque de simbolos de tamano N,
donde la matriz Fy modela la transformada discreta de Fourier (DFT)
de N puntos y su transpuesta conjugada, FX la IDFT.

El CP, una copia de las D iltimas muestras de la sefial temporal,
se anade entonces al principio para formar la senal temporal de tamano
P = N + D correspondiente a un simbolo CP-OFDM (ver figura 3.1a):

xcp = [xn(N — D + 1),...,xN(N),:UN(l),a:N(Q),...,:EN(N)]T (3.3)

En recepcion (figura 3.1b), tras descartar las primeras D muestras de
la sefial temporal correspondientes a cada bloque CP-OFDM de tamano
P, y si el orden de la respuesta al impulso del canal (L, h(i) = 0 para
i > L) satisface la relacion D > L [30], la IBI se elimina y la sefial
recibida es entonces:

rcp:CN(h).Fﬁ-sN—i-nN (34)

Donde la matriz de canal Cy(h) de tamano [N x N] es circulante
con la primera columna dada por [h(0),0,...,0,h(L),..., h(l)]T, y Ny
es un vector de N muestras de ruido blanco aditivo Gaussiano (Additive
White Gaussian Noise, AWGN) de varianza o2 [28]. Aplicando la DFT
sobre la senal se obtienen los correspondientes simbolos recibidos:

dCP:FN'rCP:DN(ﬂ)'SN_'_TICP (35)
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(a) (b)

IFFT P/S Xcp Ycp S/e FFT Igualador

sy ~ s¢P
Fi Fy Dy(H)

Figura 3.1: Diagrama de bloques del transmisor (a) y el receptor (b) CP-OFDM.

Donde se ha aprovechado la propiedad de una matriz circulante de
poder ser diagonalizada mediante pre(post)-multiplicacién de matrices
(I)DFT [31]. Se cumple que Fy - Cy(h) - F¥ = Dy (H), siendo Dy (H)
una matriz diagonal donde H es igual a la DFT de N puntos de la
respuesta al impulso del canal discreto equivalente. Asi la igualacion
consiste en compensar cada subportadora con la inversa del coeficiente
de la respuesta en frecuencia del canal correspondiente; esto permite una

deteccién en una sola etapa de baja complejidad.
89T (i) = dop(i)/H(5) (3.6)

Con todo, queda patente que el simbolo i-ésimo no podra ser re-
cuperado si la respuesta espectral del canal posee un nulo sobre dicha
subportadora (H (i) = 0), incluso si la atenuacion es muy fuerte debido
a la resolucion limitada de los procesadores de senal.

A continuacion, se muestra de manera esquemdtica el algoritmo de
deteccion previamente descrito para el receptor CP-OFDM, donde se
diferencian las distintas etapas de preprocesado y deteccion.
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

ALGORITMO DE RECEPCION CP:

1. Preprocesado CP:

a) Cdlculo de la DFT de la respuesta al tmpulso
del canal discreto equivalente, H .

b) Obtencion de la inversa de los coeficientes de

H correspondientes a las Npara subportadoras
con datos.

2. Deteccion CP:

a) Obtencion de los stmbolos recibidos: DFT de la
senal recibida, (3.5).

b) Iqualacién de simbolo de una etapa sobre las
Npara subportadoras, (3.6).

Seguidamente, se estima la complejidad aritmética asociada a cada
paso del algoritmo de deteccion para el receptor CP-OFDM.

COMPLEJIDAD DEL RECEPTOR CP:

I.1.a) La DFT de N puntos calculada mediante el algoritmo rapido de
la DFT (Fast Fourier Transmform, FFT) de una secuencia real se
puede computar como la de una secuencia compleja de longitud
la mitad [32].

’COSTE I.1.a) = Nlog,(N/2) productos ]R‘

I.1.b) La inversa de un namero complejo, 1/H(i), se puede calcular
mediante el método de Newton Raphson [33] con un coste de 14
productos R. Para la secuencia de Npr4 simbolos:

COSTE 1.1.b) = 14Npara productos ]R‘

1.2.a) El mismo coste que el paso I.1.a:
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COMPLEJIDAD (productos R)
PREPROCESADO Nlog,(N/2) + 14Npara
DETECCION Nlog,(N/2) +4Npara

Tabla 3.1: Complejidad de los receptores CP-OFDM y OLA ZP-OFDM.

’COSTE I.2.a) = Nlog,(N/2) productos ]R‘

1.2.b) Un producto complejo por cada una de las subportadoras, en
total:

’COSTE 1.2.b) = 4Npara productos R‘

Finalmente, la complejidad de cada etapa del receptor CP-OFDM se
muestra en la tabla 3.1 a modo de resumen.

3.2.2 OFDM con postfijo de ceros: ZP-OFDM

La unica diferencia en el transmisor ZP-OFDM respecto al CP-OFDM
consiste en sustituir el CP, como intervalo de guarda de la senal temporal,
por un ZP del mismo tamano D (ver figura 3.2a):

xzp = lon(1),25(2),...,2x(N),0,...,0]" (3.7)

Con ello se evita la IBI cuando la senal se transmite en un canal
dispersivo, y la senal recibida correspondiente a un bloque ZP-OFDM
de tamafio P tiene la forma:

I'ZP:H'F%'SN—{-HPIG'SN—FHP (38)

Donde la matriz de convolucién del canal H es una matriz Toeplitz
triangular inferior de tamafio [P x N| cuya primera columna viene dada
por [R(0), h(1),...,h(L),0,...,0]", y se ha definido la matriz de trans-
misién como G = H - F£. Las diferentes implementaciones de recepcion
se describen por separado en las siguientes subsecciones.
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

(a) (b)
IFFT ToLa dora
SN Proc. lad
Fi P/s Xzp Izp —{sp FFT Igualador
OLA| . (A) syt
F, N
0 N
(d)
] Tgual. ZF
Izp SP w MMSE $VB(1)
(c)
* Cancelador
Igualador de interferencia
Tzp —>[SF & st Tgual. ZF
Wy sp w MMSE 85(2)
— (Px(N-1)
Cancelador
de interferencia
————————————————— — $YB(Npara)
(e)
OLARX
Tzp kovas 8378 eora)
NOLA
v
Cancelador V-BLAST
de interferencia en 1 RX 3%"3 (kyp)
blogue kyg, Nyp

Figura 3.2: Diagrama de bloques del transmisor (a), y de los receptores OLA (b),
ZF (c), V-BLAST (d), y OLA+V-BLAST (e), para ZP-OFDM.

3.2.2.1 Receptor OLA

El procesado OLA consiste en sumar las D dltimas muestras temporales
de la senal recibida a las N primeras [28]:

rzp(1) [ r2p(N +1)
TZP(Q) A
P
rora = + TZPO( ) = Cy(h)-Fy-sy+nora (3.9)
L TZP(N) ] L 0 ]
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De este modo, la matriz de convolucién de canal se transforma en una
matriz circulante, Cy(h), y el sistema entonces tiene la misma forma que
el CP-OFDM en (3.4). Por lo tanto, la implementacion del receptor OLA
(ver figura 3.2b) sigue los mismos pasos que su sistema equivalente: se
aplica el procesado DFT sobre la senal temporal para obtener un sistema
ortogonal entre las subportadoras del bloque, y se estiman los datos
transmitidos mediante la igualacién de una tnica etapa.

§9LA(4) = dopa(i)/H(i) (3.10)

A continuacion, se describe de manera detallada el algoritmo de re-
cepcién para sefiales ZP-OFDM mediante el esquema OLA:

ALGORITMO DE RECEPCION OLA:

1. Preprocesado OLA:

a) Cdlculo de la DFT de la respuesta al tmpulso
del canal discreto equivalente, H .

b) Obtencion de la inversa de los coeficientes de
H correspondientes a las Npara subportadoras
con datos.

2. Deteccion OLA:

a) Obtencion de los simbolos recibidos.

i. Procesado OLA de la senal recibida, (3.9).
ii. DFT de la senial recibida, como en (3.5).

b) Iqualacién de simbolo de una etapa sobre las

Npara subportadoras, (3.10).

Seguidamente, se estima la complejidad aritmética asociada a cada
paso del algoritmo derivado para la recepcion de senales ZP-OFDM me-
diante el esquema OLA.
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COMPLEJIDAD DEL RECEPTOR OLA:

Después de describir el algoritmo del receptor OLA se puede con-
cluir que su complejidad en ntimero de productos es equivalente a la del
receptor CP-OFDM, dado que el procesado OLA en (3.9) se computa
solamente con operaciones de suma. Asi, la complejidad asociada a cada
etapa serad la mostrada en la tabla 3.1.

3.2.2.2 Receptor ZF

La matriz de igualacion bajo el criterio forzador de ceros, tal y como se
muestra en la figura 3.2¢, se define como la pseudo inversa de la matriz
de transmision [28]:

Las filas de la matriz de igualacién forman los vectores de anulacién,
Wk (1,:), correspondientes a cada subportadora. Asi, la recuperacion
de cada simbolo esta asegurada, dado que la matriz de convolucién H es
invertible por definicién, mediante el producto vectorial:

7)) = Wyp(i,:) -rzp (3.12)

El algoritmo de recepciéon para el esquema ZF se muestra a continua-
cién de forma detallada para las etapas de preprocesado y deteccién
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ALGORITMO DE RECEPCION ZF:

1. Preprocesado ZF': computo de la matriz de igualacion

Wp, (3.11).

a) Cdlculo de la ¥ = H-HT.
b) Descomposicion triangular de ¥ =L - U.

c) Obtencion de ® = L~ - HT mediante sustitu-
cion hacia atrds.

d) Obtencion de H' resolviendo U - HT = © me-
diante sustitucion hacia atrds.

e) Cdlculo de Gt = Fy - H' mediante FFT.

2. Deteccion de simbolo, (3.12).

La complejidad asociada a cada paso del algoritmo del receptor ZF
se muestra a continuacion.

COMPLEJIDAD DEL RECEPTOR ZF:

II.1.a) La matriz ¥ es Toeplitz y la vez simétrica respecto su diagonal
mayor, por definicion:

Ry(0) Ry(1) - Ru(L) O - 0

Ru(l) Ru(0) ' '

: , 0

=| R . R
0 .

Ry(0) Rp(1)

0 0 Ru(L) Ry(1) Rn(0)
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

Donde cada coeficiente de la matriz corresponde a un valor de
la autocorrelaciéon de la respuesta al impuso del canal discreto
equivalente:

Ru(m) =3 h(n+m)-h(n) (3.14)

n=0

Asumiendo que el intervalo de guarda esta perfectamente ajustado
al orden del canal, D = L, el coste de calcular Ry(m) es D —m
productos R, y el coste total es entonces:

P N
COSTE Il.l.a) = P*— 2PN + N? + ERY productos R

I1.1.b) La descomposicion triangular de la matriz ¥ requiere N?/3 —

N/3 productos R y N divisiones [34]. Si cada divisiéon se imple-
menta como un producto més una inversiéon R, cada una con un
coste de 10 productos R mediante el método de Newton Raphson,
el coste total es de:

N3 32
COSTE II.1.b) = 3~ ?N productos R

II.1.c) Como se describe en [34], si se conoce la descomposiciéon trian-

gular de ¥, se puede obtener L1 - H”, evitando el producto de
matrices, aplicando sustitucion hacia atras sobre cada columna de
HT.

1 1
COSTE Il.1.c) = 5PN2 — 5PN productos R

I1.1.d) Aplicando el mismo proceso que en IL.1.c el coste por lo tanto

no cambia:

1 1
COSTE 1I.1d) = §PN2 - §PN productos R
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COMPLEJIDAD (productos R)

3
PREPROCESADO | PN? + % + (logy(N/2) — 3) PN + P> + N + g + %IN

DETECCION APNpara

Tabla 3.2: Complejidad del receptor ZF para ZP-OFDM.

II.1.e) Si cada columna de Wzr se obtiene mediante FFT de cada
columna de HT, con un coste de N log,(N/2) productos R, el
coste total es:

|COSTE TIL1.e) = PN log,(N/2) productos R|

1.2) Para la deteccion de un simbolo se requiere computar un produc-
to de vectores de tamano P. Para detectar toda la secuencia de
NDATA simbolos:

COSTE 1.2) = 4PNpara productos R

Finalmente, el coste total del receptor ZF asociado a cada etapa,
preprocesado y deteccién, se muestra en la tabla 3.2.

3.2.2.3 Receptor V-BLAST

La arquitectura V-BLAST es un receptor SIC desarrollado originalmente
para la deteccion en sistemas MIMO [35], pero que puede ser aplicada de
forma anéloga en sistemas ZP-OFDM debido a la interferencia entre por-
tadoras (Inter-Carrier Interference, ICI) inducida en canales dispersivos.
Basicamente, el receptor opera detectando, mediante un igualador ZF,
los datos asociados a la subportadora més favorable en cada iteracién, la
menos atenuada por el canal que corresponde a la fila de menor norma
en la matriz de igualacion, y cancela seguidamente su contribucién en
la senal recibida obteniendo asi un sistema de orden menor (ver esque-
ma simplificado original en la figura 3.2d). De ese modo, la diversidad
aprovechada en cada iteracién aumenta progresivamente.
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

Sin embargo, la implementacion del esquema V-BLAST descrita a
continuacion corresponde a la propuesta en [36] para sistemas MIMO,
pero adaptada especificamente para sefiales ZP-OFDM. Este algoritmo
aprovecha la eficiencia de la descomposicién inversa de Cholesky, para
obtener la menor complejidad computacional conocida para la imple-
mentacion de V-BLAST [36].

El algoritmo se inicializa calculando la matriz Hermitica Ry, definida
mediante el producto de matrices (I-)DFT y la matriz de autocorrelacion
de la respuesta al impulso del canal, ¥ ver (3.13), segin:

Ry=G-G"=Fy-(H"-H) -Fy=Fy ¥ -Fy (3.15)

La setial inicial de tamaitio N, correspondiente a un simbolo ZP-OFDM
recibido, sobre la que se aplica le deteccién recursiva se obtiene mediante:

ZN:GH'I'ZP:FN‘HT'I'ZP (316)

El algoritmo se aplica sobre un sistema de orden M = 2Npara que
corresponde al nimero de subportadoras que transportan datos en un
simbolo DMT. Eso implica trabajar con una particién de M filas y co-
lumnas de Ry, v de M muestras de sy y zy para construir el sistema,
inicial dado por Ry, Sar v Zas.

si = [5(1),5(2),...,5(Npara), s* (Npara),...,s(1)]" (3.17)

La matriz inversa necesaria para la igualacion se define:

P=R;' =E, -E} (3.18)
Donde la matriz E,; es triangular por definicién y puede ser compu-
tada iterativamente para m = 2,..., M mediante:
E,..1 u,_
E, = { 03;_11 . } (3.19)

Conociendo que:

A =1\ B = VI By BE v, (3.20)
W1 = Ay By Eg,1 V-1 (321)
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Donde (,, v V,,_1 se obtienen de las particiones de la matriz R,
previamente calculada:

Rm— 1 Vim—1 :|
R, = 3.22
|: ngl ﬁ’m, ( )

Y el valor inicial E; se define como:

B, = /R (3.23)

Donde R; es el valor escalar de la primera fila y la primera columna
de R[\/[.

Una vez se calcula E,;, se debe hallar el orden de deteccién 6ptimo
de las subportadoras. Iterativamente, para m = M, ..., 2, la fila de me-
nor norma en E,, se permuta, si es necesario, con la dltima fila, y las
filas de z,, y s, y las filas y columnas de R,,, se permutan también
en consecuencia. Con el fin de mantener la estructura de la matriz E,,
permutada, se aplica la triangularizacion del bloque superior mediante
matrices de rotacion de Givens (X).

E, %= [ E”}": . } (3.24)

La estimacién del dltimo simbolo en el vector s,, permutado, en la
m-ésima iteracién, se realiza mediante:
8YB(m) =5, = —\- [uﬁfl, X:n] < Zi, (3.25)
Senalando que sélo los datos de una de las dos subportadoras simé-
tricas han de ser detectados, mientras que el resto del algoritmo se debe
realizar para las M subportadoras. Finalmente, asumiendo que no hay
error en la deteccion de simbolo (§,, = s,,), la interferencia debida al
simbolo detectado sobre la senal puede cancelarse por medio de:
Z1 =2 — s, v, (3.26)

m

Donde zl!) se define como z,, con la tltima entrada eliminada, obte-

niendo de ese modo el sistema de orden reducido definido por R,,,_; v
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Sm_1. De ese modo, la siguiente iteraciéon del algoritmo se ejecuta hasta
m = 2.

Resumiendo, el algoritmo de recepcion V-BLAST para la implemen-
taciéon de baja complejidad se muestra a continuacién:

ALGORITMO DE RECEPCION V-BLAST:

1. Preprocesado V-BLAST:

a) Cdlculo de la Ry, (3.15), a partir de la cual se
forma Ry;. Sequidamente, obtencion de R,,_1,
Vo1 Y Bm param =M, ... 1, (3.22).

b) Obtencion del orden de deteccion dptimo y
cdlculo de los vectores de anulacion.

i. Obtencion de E, = \/Ry' y cdlculo poste-
rior de E,, a partir de E,,_; iterativamente
para m=2,..., M, (3.19)-(3.22).

1. Identificacion de la fila de norma minima
en E,, para permutarla con la iltima fila, y
permutacion de las filas de S, Y Zpm, y las
filas y columnas de R,,,, param =M, ..., 2.

10. Triangularizacion del bloque superior de
E,., (3.24).

2. Deteccion V-BLAST.

a) Cdlculo de la senal inicial zy mediante (3.16),
y obtencion de zy;.

b) Estimacidon de simbolo y cancelacion de interfe-
rencia secuencial.

i. Bstima del ultimo simbolo en s,,, (3.25).

11. Cancelacion de la contribucion del simbolo
estimado en z,, (3.26).
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EL coste asociado a cada paso del algoritmo descrito para el receptor
V BLAST:

COMPLEJIDAD DEL RECEPTOR V-BLAST:

IT1.1.a) El coste de calcular la matriz ¥ ya se ha obtenido en el paso
I1.1.a:

P N
P? 2PN + N? + 33 productos R

El producto de matrices Fy - ¥ - FI aprovechando la FFT de
tamafnio IV tiene un coste de:

4N?log,(N) productos R

El coste total es entonces:

COSTE IIl.1.a) =P? — 2PN + (1 + 4log,(N)) N*+

P N
— — — productos R

2 2

III.1.b.i) E; = /R;"' se computa mediante algoritmo rapido de la raiz
cuadrada inversa [37]:

16 productos R

El producto matricial y,, ; = EZ_| - v,,_; tienen un coste de
2m? — 2m en la iteraciéon m-ésima. Para el algoritmo completo:

2 2
§M3 — gM — 1 productos R

La obtencion de EX_| -y, ; tiene el mismo coste:

m

2 2
M3 — ZM — 1 productos R

3 3
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El computo de \,,, = 1/\/Bm —viE .E,,_,-EZ

m—1" m—1"VYm—1 usando

el algoritmo rapido de la raiz cuadrada inversa tiene un coste para
todas las iteraciones de:

M? 4 15M — 16 productos R

Finalmente, en total:

4 . 41
COSTE III.1.b.) = gMd + M? + §M — 2 productos R

II1.1.b.ii) Encontrar la fila de norma minima implica computar la nor-
ma de todas las filas en E,, para m = M, ..., 2. Para la iteracién
m-ésima, calcular la longitud de las m filas de la matriz triangular
E,, requiere M? + M productos R. Para el algoritmo completo:

1 1 7
COSTE IIL.1.b.i) = §M3 + 5]\/[2 + EM — 2 productos R

II1.1.b.iii) La triangularizacion del bloque superior de la matriz se reali-
za por medio de matrices de rotacion de Givens complejas (CGRM)
[38]. El numero de operaciones CGRM necesarias es variable de-
pendiendo de cuél es la posicién de la fila de norma minima encon-
trada en el paso II1.1.b.ii: por ejemplo, si la fila de norma minima
en la iteracién m-ésima corresponde siempre con la ultima fila en
E,,, no se requiere triangularizar dado que no se permuta ninguna
fila. Se asume aqui el caso de mayor complejidad asociada, que im-
plica que la fila de norma minima coincide en todas las iteraciones
con la primera fila. En este caso, se han de computar M?/2— M /2
productos matriciales con CGRM. Calcular cada CGRM cuesta
27 productos R, lo que aniadido al coste de aplicarla para todo el
algoritmo completo da un coste total de:

15 23
COSTE IIlL.1.b.ii) = 4M* + ?Mz + ?M productos R

Resumiendo, los resultados de los pasos I1I.1.b.i, ITI.1.b.ii, y IT1.1.b.iii,
y teniendo en cuenta que M = 2Npara4, €l coste global es:
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136 .

COSTE IIIL1.b) ;»TN;;ATA + 36N 4 a+
20
ENDATA — 4 productos R

I11.2.a) Para calcular zy = Fy - H” -rp, en primer lugar, se calcula el
producto matricial H” - r,p teniendo en cuenta que H tiene solo
P — N elementos no nulos en cada columna por definicion.

PN — N? productos R

Entonces, calcular Fy - HT - r;p utilizando la FFT requiere:

N log,(N/2) productos R

COSTE II1.2.a) = PN — N? + N log,(N/2) productos R

IT1.2.b.i) La deteccion de simbolos sbélo es necesaria para una de ca-
da pareja de subportadoras de datos simétricas, esto es, para las
iteraciones m = 2,4, ..., M. Asi, el coste de todos los productos
vectoriales es de:

COSTE II1.2.b.i) = 4N} ;4 + 8Npara productos R

II1.2.b.ii) Los simbolos cuantificados s,, corresponden a puntos de la
constelacion de la modulaciéon utilizada, que se definen en térmi-
nos de nimeros enteros. Por lo tanto, el producto s,, - v,,_1 puede
implementarse exclusivamente con operaciones suma y desplaza-
mientos de registro, evitando asf las operaciones de multiplicacion.

COSTE IIl.2.b.ii) = 0 productos R

El resumen de la complejidad asociada a cada etapa de V-BLAST se
muestra en la tabla 3.3.
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COMPLEJIDAD (productos R)

{P2—2PN+(1+410g2N)N2+£—E}—f—

PREPROCESADO 2 2
136 20
{YN%ATA + 36Npara + gNDATA — 4}
A 2 N 2
DETECCION PN =N+ Nlog, (5 ) { + {4Npara +8Npara}

Tabla 3.3: Complejidad del receptor V-BLAST para ZP-OFDM.

3.2.2.4 Receptor combinado OLA+V-BLAST

El receptor combinado propuesto es en esencia un receptor SIC cuya
primera iteracién consiste en una deteccién en bloque mediante un es-
quema OLA, seguido de una deteccion iterativa sobre el sistema de orden
reducido segun la arquitectura V-BLAST. Como se describe en la figu-
ra 3.2e, el bloque de recepcion OLA detecta las Nopa subportadoras
que tienen la mayor relacion senal a ruido (Signal to Noise Ratio, SNR).
Seguidamente, los simbolos detectados mediante OLA y cuantificados
se utilizan para sustraer su contribucién sobre la senal recibida. Final-
mente, el esquema iterativo V-BLAST se aplica para detectar las Ny p
subportadoras restantes.

En primer lugar, se obtienen los simbolos recibidos mediante el es-
quema OLA (dor.) aplicando procesado OLA y la FFT sobre la senal
recibida ZP-OFDM (rzp), exactamente igual como se ha explicado en
la seccion subseccion 3.2.2.1. Los indices de las subportadoras detecta-
das mediante OLA (kora) corresponden a aquellas con mayor nivel en la
respuesta en frecuencia del canal, siendo el resto de subportadoras (ky )
detectadas mediante V-BLAST, de manera que Npara = Nora + Ny .
Por lo tanto, la igualacion sélo se realiza para las Nop 4 portadoras de-
tectados con OLA:

§9VB(kopa) = dora(kora)/H (kopa) (3.27)

93



Capitulo 3. Igualacion de seriales OFDM en transmisiones sobre MMF a 1550 nm

Tras cuantificar dichos simbolos, la cancelacién de la interferencia se
efectiia mediante la matriz de transmision G, definida en (3.8). Ademas,
para mantener la simetria Hermitica, al cancelar cada par simétrico de
siinbolos conjugados sé6lo la parte real, correspondiente al espectro uni-
lateral de la senal interferente, se sustrae:

r'yvp :rZP_Q'R{G(:kaLA)'Sk()LA} (328)

El esquema OLA+V-BLAST se aprovecha del calculo anterior de la
matriz de transmision, G, para obtener la matriz Ry, ,, que es andloga a
R en la seccion subseccion 3.2.2.3. Asi, la matriz se construye utilizando
una particiéon de las My p columnas dadas por kyp de la matriz de
transmision (Gyp = G(:, kyg)):

Ry, = Gi; Gyp (3.29)

De forma similar, la matriz particionada de transmisién se utiliza para
obtener la sefial temporal inicial en la etapa V-BLAST:

Zyyp = G{/IB ‘Tvp (330)

De este modo, el orden del sistema se ha reducido hasta Myp =
2Ny g, vy el algoritmo V-BLAST se puede aplicar para detectar las sub-
portadoras restantes del bloque OFDM, tal y como se ha descrito pre-
viamente en la seccién subseccion 3.2.2.3.

El algoritmo detallado de recepcién OLA+V-BLAST se muestra a
continuacion:
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

ALGORITMO DE RECEPCION OLA+V-BLAST:

1. Preprocesado OLA+V-BLAST:

a) Preprocesado OLA, igual al paso 1.1 pero para
un tamano de bloque datos Nojp 4.

b) Gestion de la deteccion combinada.

i. Cdlculo del modulo de los indices de la FFT
untlateral de la respuesta al impulso del ca-
nal de todas las subportadoras con datos, y
ordenacion de los mismos para la asigna-
citon de las subportadoras a uno u otro re-
ceptor.

1. Computo de la matriz de transmision, G =

c) Preprocesado V-BLAST.

i. Cdlculo de Ry, (3.29).

1. Obtencion del orden de deteccion dptimo y
cdlculo de los vectores de anulacion, al igual
que en el paso II1.1.b pero sustituyendo M
por My g.

2. Deteccion OLA+V-BLAST.

a) Deteccion OLA, como en el paso 1.2 pero susti-
tuyendo Npara por Nopa.

b) Cancelacion de interferencia en bloque de los

simbolos detectados con OLA, (3.28).
c) Deteccion V-BLAST.

i. Cdlculo de la senal inicial zyy,,, (3.30).

1. Deteccidn y cancelacion de interferencia se-
cuencial, como en II1.2.b pero para My g.
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La complejidad asociada a cada paso del algoritmo de recepcién com-
binado OLA+V BLAST se deriva a continuacion:
COMPLEJIDAD DEL RECEPTOR OLA+V-BLAST:

IV.1l.a) EL preprocesado del esquema OLA, el mismo que en 1.1 pero
para Npara = Nora:

’COSTE IV.1l.a) = Nlog,(N/2) + 14Nopa productos R

IV.1.b.i) Calcular el m6dulo de la DFT unilateral de la respuesta al
impulso del canal, que es un vector complejo de tamano Npara,
requiere:

’COSTE IV.1.b.i) = 2Npara productos R‘

IV.1.b.ii) El producto matricial G = H - F¥ computado mediante la
FFT, tiene un coste:

|COSTE 1V.1.b.ii) = PN log,(N/2) productos R |

IV.1l.c.i) Antes de calcular Ry, ,, si atendemos a su estructura simé-
trica:
A B
R]\/]VB - |: B* A* :|
Donde las submatrices son Hermiticas: A = A7 y B = B#. Asi,

solo (Nyp/2+1)Ny /2 coeficientes en A y B se han de calcular,
un total de Ny g(Nyp + 1), por tanto:

COSTE IV.l.c.i) = 4PNy + 4PNy productos R

Cabe senalar que el método para calcular Ry, , es distinto del
utilizado en el paso I11.1.a para el receptor V-BLAST, y por eso el
coste asociado no puede extrapolarse del obtenido en la subseccién
anterior.
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3.2 Esquemas OFDM: definiciones y complejidad

IV.1l.c.ii) Calcular la ordenacion 6ptima y los vectores de anulacion
tiene el mismo coste que en III.1.b para un bloque de datos de
NVB:

136
COSTE 1IV.1.c.i) :>?N‘§B + 36Ny g+

20
ENVB — 4 productos R

IV.2.a) El coste de deteccion de OLA es el miso que el total de la suma
de los pasos 1.2.a. y 1.2.b para Nor 4 subportadoras de datos:

|COSTE 1V.2.a) = N log,(N/2) + 4Ny productos R|

IV.2.b) La cancelacion en bloque de la interferencia no tiene coste como
se explica en II1.2.b.ii:

’COSTE IV.2.b) = 0 productos ]R‘

IV.2.c.i) El producto matricial requerido para obtener z,s, , tiene un
coste de:

|COSTE 1V.2.c.i) = 2PNy productos R|

Aqui el coste tampoco puede extrapolarse de su anédlogo en 111.2.a
del receptor V-BLAST.

IV.2.c.ii) La deteccion y la cancelacion secuencial, como en II1.2.b.ii
pero para Ny g, tiene un coste:

COSTE 1IV.2.c.ii) = 4N} + 8Ny p productos R

Finalmente, el resumen de la complejidad asociada a cada etapa para
el receptor combinado OLA+V-BLAST se muestra en la tabla 3.4, donde
se aprecia que dicha complejidad depende del reparto en la deteccién de
portadoras entre uno u otro esquema.
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COMPLEJIDAD (productos R)

N
(P+1) Nlng(E) +2Npara +14Nopa+

PREPROCESADO 4PN\2/B + 4PNy g+
136 20
TN{”}B +36NE g + FNve -4
. N 2
DETECCION N10g2(5)+4NOLA+2PNVB+4NVB + 8Nyp

Tabla 3.4: Complejidad del receptor OLA+V-BLAST para ZP-OFDM.

3.3 Igualaciéon de senales ZP-OFDM sobre MMF

En esta seccién se utilizan los diferentes esquemas OFDM descritos an-
teriormente, CP y ZP, para evaluar la capacidad en la transmisién de
datos proporcionada en enlaces de MMF simulados numéricamente. En
primer lugar, se describe el modelo que define un enlace a una Unica
longitud de onda de 1550 nm sin amplificar IM/DD, el cual ha sido uti-
lizado previamente en el estudio de OFDM [27] [26]. A continuacién, se
muestran los resultados de tasa de error de bit (Bit Error Rate, BER)
de los distintos esquemas OFDM que sirven para evaluar la capacidad
v el alcance proporcionados por los mismos. Finalmente, se muestra el
estudio comparado de la complejidad de los receptores.

3.3.1 Modelo de las simulaciones

3.3.1.1 Transmisor 6ptico: laser modulado directamente

El transmisor modela un laser modulado directamente (DML) por una
senal OFDM de valor real o DMT. La senal OFDM se genera por el
conversor digital a analogico (DAC) con una resolucion de bits especifica.
La tasa de muestreo se mantiene a f, = 12.5 Gmuestras/s para todas
las simulaciones; por lo tanto, el ancho de banda eléctrico de la senal
OFDM es de 6.25 GHz. Se asume que tanto el DML como el DAC tienen
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un ancho de banda eléctrico de 6.25 GHz con una repuesta plana en
frecuencia. Para impedir la sobremodulacién de la portadora éptica, el
rango dindmico de la senial moduladora se limita mediante el recorte entre
+1.;, de la senal OFDM a la vez que el DML se polariza a 1., + I,
siendo Iy, la corriente limite de emision estimulada del laser [39].

El intervalo de guarda, CP o ZP, de tamano D se configura para ser
1/4 del tamano de la longitud del simbolo OFDM (N), lo que corresponde
a una duracién de 1.28 ns, 2.56 ns y 5.12 ns para tamaifios de la DFT de
N = 64, 128 y 256 puntos, respectivamente.

Como se explica en la seccion seccion 3.2, s6lo Npara = N/2 — 1
subportadoras se modulan con datos originales en una sefnial real OFDM
o DMT, forzando la simetria Hermitica en el resto de subportadoras. To-
das las subportadoras activas se modulan con el mismo orden de modu-
lacion de entre 4-QAM, 8-QAM, 16-QAM, 32-QAM, 64-QAM, 128-QAM
y 256-QAM, lo que equivale a modular desde B = 2 bits/simbolo hasta
8 bits/simbolo en cada subportadora activa. Con todo, la tasa de bits
efectiva se calcula mediante:

N
R = B, NDJ_‘TB‘ (3.31)

A medida que el orden de la modulaciéon aumenta, la tasa de datos
transmitidos también lo hace, de manera que para N = 64 y los diferen-
tes ordenes de modulacién posibles, obtenemos una tasa de 9.68, 14.53,
19.37, 24.21, 29.06, 33.90 y 38.75 Gb/s. Si el tamano de la DFT cambia,
la tasa de bits efectiva también varia ligeramente; por ejemplo, para una
modulacion 64-QAM se alcanza 29.06, 29.53 y 29.77 Gb/s, para tamanos
de N iguales a 64, 128 y 256, respectivamente.

3.3.1.2 Modelo estadistico del canal de MMF

La respuesta al impulso del canal se modela como filtro de respuesta
al impulso finita (Finite Impulse Response, FIR) donde se asocia cada
componente modal a un valor de retardo y atenuacion:

Zﬁk (t —73) (3.32)
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Donde K es el nimero de modos simulados, B y 7% los valores de
atenuacion y retardo asociados a cada modo, y ¢(t) es la respuesta al
impulso del canal para un solo modo que habitualmente se modela como
un pulso Gaussiano o una funcion delta |[26] [27].

El peor caso del modelo en cuanto a selectividad frecuencial se da
para un perfil modal de potencia uniforme y un elevado niimero de mo-
dos. En [26] se muestra que K = 80 modos es suficiente para modelar
apropiadamente los enlaces de MMF bajo estudio. Un valor constante de
1 dB/km es utilizado para calcular la atenuacion de la fibra para todos
los modos a 1550 nm.

Para un valor elevado de modos, los retardos modales se pueden mo-
delar como variables aleatorias independientes con distribucién uniforme
alrededor del retardo medio y con una desviacién méxima igual a la
mitad del méaximo retardo modal diferencial (Differential Mode Delay,
DMD) [27].

En este capitulo, todas las simulaciones se realizan con contribuciones
de K = 80 pulsos Gaussianos, con perfil modal de potencia uniforme y
distribucién de retardo modal uniforme para un retardo méaximo dado
por un DMD = 2 ns/km. Este valor del DMD ha mostrado representar
el 5% peor de todos los enlaces MMF instalados que operan a 1550
nm [26]. Por lo tanto, con este valor de DMD, el tamano del intervalo
de guarda seleccionado es capaz de evitar la IBI para enlaces de MMF
hasta 640, 1280 y 2560 m para tamaifios de la FFT de N = 64, 128 y
256, respectivamente.

Un ejemplo de la repuesta en frecuencia de un enlace de MMF de
600 m se muestra en la figura 3.3, donde se sefialan las posiciones de las
subportadoras para N = 64. Este ejemplo muestra como en algunos casos
la respuesta en frecuencia del canal puede contener desvanecimientos
profundos.

3.3.1.3 Receptor 6ptico: deteccion directa y
cuantificaciéon

La senal eléctrica recibida tras el fotodetector se expresa mediante:

Ag(t) = [Ao(0)[ = H'(1) + n(t) (3.33)
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Respuesta en frecuencia normalizada (dB)

Frecuencia (GHz)

Figura 3.3: Ejemplo de respuesta en frecuencia para un enlace de MMF de 600 m,
donde se seifiala con puntos las posiciones correspondientes a las subportadoras OFDM
para un tamaifio de DFT de N = 64.

Donde la senal eléctrica recibida, Ag(t), es una version filtrada de la
senal optica transmitida, Ao (t), por la respuesta al impulso eléctrica del
canal y el receptor, h'(t), mas el ruido asociado al receptor, n(t).

Dado que el enlace MMF no esta amplificado, solamente son consi-
derados el ruido térmico y el de disparo (shot). En estas condiciones, se
demuestra que la principal contribucién de ruido se genera en el proceso
de cuantificacion de la senal analogica [40]. El receptor se caracteriza
por una eficiencia cuéantica de 0.8, y una sensibilidad de —19 dBm (co-
rrespondiente a una BER = 107! para una transmisién monoportadora
NRZ a 10 Gb/s o equivalentemente una densidad espectral de ruido de
20.7 pA/Hz'/?).

En el receptor, el conversor analogico a digital (ADC) opera con los
mismos parametros de cuantificacion y recorte que el DAC en el transmi-
sor. De nuevo, se asume que el fotodiodo y el ADC tienen una respuesta
plana en frecuencia y un ancho de banda de 6.25 GHz. En este trabajo
se han usado valores de cuantificaciéon de 8, 9 y 10 bits, valores tipicos en
dispositivos ADC y DAC actuales. Para cada resolucién, se ha utilizado
el valor de recorte que minimiza el ruido total debido a cuantificacién
y recorte. La cuantificaciéon y el ruido son inversamente proporcionales:
para reducir la distorsion de la senal OFDM se requiere un valor eleva-
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— 10 bits
| |==-9 bits
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&

10 11 12 13 14 15
Nivel de recorte (dB)

Figura 3.4: SNR para sefiales OFDM reales en funciéon del nivel de recorte para
diferentes resoluciones de cuantificaciéon: 8, 9 y 10 bits.

do de recorte, pero esto produce un gran rango dindmico y un mayor
ruido de cuantificacién para un nimero de bits de cuantificacion dado.
La figura 3.4 muestra el valor de recorte que minimiza el ruido total de
cuantificacién y recorte para distintos valores de bits; este anélisis sigue
el desarrollo de [41], que tiene validez para tamanos de FFT mayores de
10 y cualquier formato de la constelacion. A la vista de los resultados
obtenidos, se ha utilizado 12, 12.5 y 13 dB como niveles de recorte, res-
pecto a la desviacion tipica de la senal temporal DMT normalizada en
potencia, para 8, 9 y 10 bits de cuantificacion, respectivamente.

Los efectos no lineales del laser y el ruido modal se han mostrado
despreciables en transmisiones OFDM sobre enlaces de MMF con IM /DD
[26], por lo que estas penalizaciones no se han incluido en el modelo del
sistema.

3.3.2 Evaluaciéon: capacidad del sistema y complejidad de los
receptores

Los resultados de BER mostrados en esta seccién se ha obtenido median-
te el conteo de errores para una secuencia transmitida de 107 bits. En el
primer apartado, un ejemplo de enlace MMF sirve para evaluar los efec-
tos de cuantificacion y recorte de la senial OFDM, asi como para, ilustrar
las diferencias en la deteccion de los distintos receptores OFDM. En el
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siguiente apartado, se muestran los resultados estadisticos de capacidad
de los enlaces de MMF simulados que representan el 5 % peor en cuanto a
dispersion modal de las instalaciones de MMF desplegadas. Finalmente,
se muestran los resultados de la complejidad estimada asociada a cada
receptor OFDM para las configuraciones utilizadas en las simulaciones
estadisticas del segundo apartado.

3.3.2.1 Ejemplo de enlace MMF

El canal simulado en esta subseccion coincide con el que genera la res-
puesta en frecuencia mostrada en la figura 3.3. Asi, en la figura 3.5 se
muestra las curvas de BER proporcionadas por los receptores CP-OFDM,
y OLA, ZF, V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM, para distintos ni-
veles de cuantificacion; se ha simulado sin cuantificacion (figura 3.5a),
y con cuantificacion mediante 8 (figura 3.5b), 9 (figura 3.5¢) y 10 bits
(figura 3.5d), tanto en el ADC como en el DAC y con los valores 6ptimos
de recorte derivados previamente. En todos los casos, las senales OFDM
se generan mediante una DFT de tamano 64, y las subportadoras se
modulan en 64-QAM.

En la figura 3.5a se muestran los resultados simulados para el caso
sin cuantificacién, pero con un valor de recorte de 13 dB. Se aprecia para
el receptor OLA ZP-OFDM una pequena penalizacion de 0.5 dB (para
BER = 10™*) comparado con CP-OFDM, lo cual parece desdecir la afir-
macién de igualdad de rendimiento en cuanto a la deteccion senalada en
la seccién 3.2. Esta pequena desviacion tiene origen en la propia estructu-
ra de ambos receptores. Como se ha descrito anteriormente, CP-OFDM,
tras decartar las D muestras temporales de cada simbolo OFDM corres-
pondientes al intervalo de guarda, utiliza N muestras de la sefial recibida
para estimar otros tantos simbolos. Por su parte, OLA ZP-OFDM emplea
todas las N 4+ D muestras, mediante el procesado OLA descrito en (3.9),
para estimar los IV simbolos asociados a un simbolo OFDM. Asumien-
do que las muestras recibidas incluyen la componente de ruido aditivo
correspondiente, OLA ZP-OFDM acarrea un factor de incremento del
ruido comparado con CP-OFDM dado por ((N + D))/N, que coincide
con la penalizaciéon de la figura 3.5a segin la configuracién de la OFDM
utilizada. Si se incluye los efectos de la cuantificacion (figuras 3.5b-d), el
rendimiento de ambos receptores disminuye a medida que se reduce el
nimero de bits de resolucién, manteniéndose en todos los casos la dife-
rencia de rendimiento entre ambos esquemas. Incluso, para valores de &
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Figura 3.5: BER de los receptores CP-OFDM, y OLA, ZF, V-BLAST y
OLA+V-BLAST ZP-OFDM, para el ejemplo de enlace de MMF de la figura 3.3
y varias resoluciones de cuantificacién: sin cuantificacion (a), 8 bits (b), 9 bits (c), y
10 bits (d).

y 9 bits las curvas de BER de los receptores saturan a un valor superior
a 1073 para valores elevados de potencia transmitida.
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(c)
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El receptor ZF ZP-OFDM presenta en general una tasa de error mu-
cho menor, en este ejemplo de canal altamente dispersivo, si se compara
con la proporcionada por CP y OLA ZP. Para el caso sin cuantifica-
cion (figura 3.5a), ZF presenta un margen de potencia adicional de 5 dB
comparado con CP y OLA ZP. Ademas, el rendimiento de ZF se muestra
robusto frente a la cuantificacion: los resultados de BER no cambian res-
pecto el caso sin cuantificacion y para resoluciones de 9 y 10 bits (figuras
3.5b-c), y para 8 bits (figura 3.5d) el valor de saturacion estd alrededor

65



Capitulo 3. Igualacion de seriales OFDM en transmisiones sobre MMF a 1550 nm

de 107°. Por lo tanto, se puede afirmar que el receptor ZF ZP-OFDM
presenta un mejor rendimiento también ante el ruido de cuantificacién
comparado con CP-OFDM y OLA ZP-OFDM.

La deteccion basada en SIC permite al esquema V-BLAST superar
incluso las buenas prestaciones ofrecidas por el receptor ZF, proporcio-
nando un margen adicional de potencia de 1 dB para el ejemplo sin
cuantificar de la figura 3.5a. Es més, V-BLAST mantiene las buenas
prestaciones ante el ruido de cuantificacién que ZF: la curva de BER no
cambia para 9 y 10 bits de resolucién, manteniendo un nivel de saturacién
similar al de ZF para 8 bits.

Finalmente, se muestra en la figura 3.5 los resultados correspondien-
tes al esquema de deteccion combinado OLA+V-BLAST para distinto
numero de portadoras detectadas mediante el algoritmo V-BLAST, Ny p
de 1 a 3. Se observa en todos los casos, con o sin cuantificacién, como
el rendimiento del receptor combinado mejora progresivamente a medi-
da que aumenta Ny p; incluso, para Ny g = 3 el resultado del receptor
combinado es equiparable a detectar todas la subportadoras mediante
V-BLAST. Ademés, la fiabilidad del receptor combinado ante el rui-
do de cuantificaciéon también aumenta con Ny p; asi, para Nyp = 3 el
esquema OLA+V-BLAST mantiene los valores de BER alcanzados sin
cuantificaciéon para resoluciones de 9 y 10 bits, presentando un valor de
saturaciéon para 8 bits similar al del receptor V-BLAST.

Para ilustrar el rendimiento superior de los receptores ZF, V-BLAST
y OLA+V-BLAST (con Nyp = 3) ZP-OFDM frente a CP-OFDM y
OLA en canales con fuerte selectividad frecuencial, en la figura 3.6 se
muestra la BER en cada subportadora asociada a cada receptor para
el mismo ejemplo de canal con una potencia transmitida de 5 dBm y
cuantificacion de 10 bits. La BER media obtenida en sistemas OFDM
queda fuertemente condicionada por las subportadoras més atenuadas,
que en este ejemplo corresponden a las subportadoras ntamero 15, 20 y
30 (ver figura 3.3). La BER de estas subportadoras para CP-OFDM y
OLA ZP-OFDM marcan el pobre rendimiento global de estos receptores
mostrado en la figura 3.5. El receptor ZF se muestra capaz de reducir
la BER alrededor de 3 érdenes de magnitud en esas subportadoras més
atenuadas. Por su parte, V-BLAST permite reducir la BER aproxima-
damente un 6rden de magnitud méas que ZF en esas subportadoras, las
cuales son las ultimas en ser detectadas en esta arquitectura secuen-
cial SIC. Finalmente, el receptor combinado OLA+V-BLAST detecta
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Figura 3.6: BER en cada subportadora de los receptores CP-OFDM, y OLA, ZF,
V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM, para el ejemplo de enlace de MMF de la
figura 3.3 sin cuantificacion.

estas tres subportadores mas atenuadas mediante V-BLAST y el resto
con un esquema OLA. Los valores de BER en dichas subportadoras son
por tanto del mismo orden que el del receptor V-BLAST y eso explica
la igualdad de rendimento global de ambos receptores en el ejemplo de
canal simulado para Ny p = 3.

3.3.2.2 Simulaciones estadisticas de enlaces de MMF

Los resultados de las simulaciones en esta seccién se muestran en valores
de la funcion de distribucion acumulada (Cumulative Distribution Fun-
ction, CDF) sobre 1000 realizaciones de canal para cada combinacion de
longitud de enlace y tasa de datos (dada por el orden de modulacion
empleado). Para cada una de las realizaciones estadisticas del canal, tal
y como se describe en la subseccién 3.3.1.2, se considera valida la trans-
misién si la BER proporcionada por cada esquema es menor o igual a
1073, dado que este valor es suficiente para asegurar la transmision libre
de errores (< 107'2) si se combina con técnicas de correccion de errores
en recepcion [40]. A la hora de evaluar la viabilidad del enlace sobre to-
das las realizaciones para una tasa de bits dada, se considera la cota de
CDF = 90 % como el limite que representa al 99,5 % de todos los enlaces
de MMF instalados. Debido a que el valor de DMD — 2 ns/km utilizado
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Figura 3.7: Funcion de distribucién acumulada (CDF) de BER < 102 en funcion
de la tasa de bits efectiva transmitida utilizando 1000 realizaciones estadisticas de
un enlace de MMF de 600 m; resultados para los receptores CP-OFDM, y OLA, ZF,
V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM, todos con un tamaifio de FFT de 64 puntos.

representa el peor 5% de los enlaces de MMF, esa cota implica que el
10% x 5% = 0,5% de todos los enlaces no son viables. Ademas, para
todas las simulaciones, la potencia inyectada en la fibra se establece en
5 dBm con lo que se evita considerar los efectos no lineales asociados a
la MMF, y se implementa la cuantificacion del ADC/DAC con 10 bits
de resolucioén.

En la figura 3.7, se muestran los resultados correspondientes de los
esquemas CP-OFDM y ZF, V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM,
construidos con un tamano de la DFT de 64 puntos y un intervalo de
guarda de 16 muestras. La longitud del enlace es de 600 m, que esta
cerca del limite maximo compensable con la configuracién del interva-
lo de guarda utilizado. Asi, el esquema CP-OFDM presenta un pobre
rendimiento global para este enlace con alta probabilidad de desvane-
cimientos profundos en frecuencia: el esquema puede transmitir como
méximo a 19.37 Gb/s para al menos el 90 % de todas las realizaciones,
lo que equivale a utilizar una modulacion 16-QAM en el 99,5 % de todos
los enlaces instalados de MMF.
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Figura 3.8: Funcién de distribucién acumulada (CDF) de BER < 1072 en funcion
de la tasa de bits efectiva transmitida utilizando 1000 realizaciones estadisticas de
un enlace de MMF de 1200 m; resultados para los receptores CP-OFDM, y OLA,
ZF, V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM, todos con un tamaifio de FFT de 128

puntos.

En cuanto a los esquemas ZP OFDM, el receptor ZF muestra su buen
rendimiento ante canales selectivos en frecuencia, lo que le permite au-
mentar la tasa de bits transmitida de manera notable hasta alcanzar los
29.06 Gb/s empleando una modulacion 64-QAM para mas del 90 % de las
simulaciones. Si se emplea el receptor V-BLAST se puede aumentar atn
maés la tasa de bits hasta alcanzar 33.9 Gb/s mediante una modulacion
128-QAM.

Para el esquema combinado OLA+V-BLAST se muestra las curvas
correspondientes a varios valores de subportadoras detectadas median-
te V-BLAST, Ny = {1,2,4,5}. De modo similar a los resultados de
la, subseccién anterior, el receptor combinado mejora su rendimiento a
medida que aumenta Ny g; para Ny = 2, OLA+V-BLAST alcanza la
misma tasa que la obtenida con el receptor ZF de 29.06 Gb/s, y para
Ny =5 el rendimiento es equiparable a detectar todas las subportado-
ras con V-BLAST, lo que le permite alcanzar 33.9 Gb/s.

Si se aumenta el tamafno del bloque de la DFT a 128 puntos, pero
manteniendo la misma proporcién del intervalo de guarda, se puede a su
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Figura 3.9: Funcién de distribucién acumulada (CDF) de BER < 1072 en funcién
de la tasa de bits efectiva transmitida utilizando 1000 realizaciones estadisticas de
un enlace de MMF de 2400 m; resultados para los receptores CP-OFDM, y OLA,
ZF, V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM, todos con un tamafio de FFT de 256
puntos.

vez aumentar la longitud del enlace hasta los 1200 m evitando la IBI. De
ese modo, los resultados de CDF para un enlace de 1200 m se muestran
en la figura 3.8. En este caso, CP-OFDM disminuye la tasa de datos
alcanzada hasta los 9.84 Gb/s si se compara con el enlace de 600 m. Los
esquemas ZP-OFDM con recepcion ZF y V-BLAST, muestran su robus-
tez y mantienen la tasa transmitida en los 29.53 Gb/s para el 99,5 % de
los enlaces. Finalmente, el esquema combinado OLA+V-BLAST alcanza
la, misma, tasa de bits transmitida para un valor de s6lo Ny g = 8.

Siguiendo el mismo desarrollo, se simula un enlace de 2400 m median-
te una DFT de tamaifio 256, y los resultados obtenidos son similares a los
anteriores, como se aprecia en la figura 3.9: los receptores ZF y V-BLAST
para ZP-OFDM permiten aumentar la tasa transmitida notablemente,
19.84 y 24.8 Gb/s respectivamente, frente a CP-OFDM, que s6lo pro-
porciona 9.92 Gb/s; ademas, el receptor combinado OLA+V-BLAST
con s6lo Ny g = 12 alcanza el rendimiento superior de V-BLAST.

Resumiendo, en esta seccién se ha mostrado el rendimiento supe-
rior de los esquemas ZF y V-BLAST ZP-OFDM respecto al esquema
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tradicional CP-OFDM en enlaces de MMF altamente dispersivos, que
les permite transmitir tasas de datos mucho mayores en un modelo que
representa el 99,5 % de los enlaces instalados. Ademas, el receptor combi-
nado OLA+V-BLAST puede alcanzar el rendimiento de V-BLAST con
valores bajos de Ny p.

3.3.2.3 Complejidad asociada a los receptores OFDM

En esta seccion se compara la complejidad de los distintos receptores, la
cual ha sido derivada anteriormente en la seccién 3.2, para las configu-
raciones de OFDM utilizadas en las simulaciones estadisticas de la sub-
seccion 3.3.2.2. Los esquemas ZP-OFDM, con recepciéon ZF o V-BLAST,
se han mostrado eficaces en combatir los desvanecimientos profundos en
frecuencia de los enlaces de MMF altamente dispersivos. Sin embargo,
estos esquemas de recepcién llevan asociada una alta carga aritmética.
Con el doble objetivo de disminuir esta complejidad asociada al receptor
y a la vez mantener el buen rendimiento en la deteccién, se ha propues-
to el esquema combinado OLA+V-BLAST. Los resultados previos han
mostrado la capacidad del esquema combinado de alcanzar las tasas mas
altas de transmision, coincidentes con las obtenidas con V-BLAST, para
valores bajos de Ny p. Seguidamente se estudia si para las configura-
ciones 6ptimas de OLA+V-BLAST en cuanto a deteccion, se produce
efectivamente ahorro de carga computacional en el receptor.

De ese modo, en la figura 3.10 se muestra la complejidad computacio-
nal, estimada en nimero de productos reales, asociadas a las etapas de
deteccion y preprocesado (definidas en la seccién 3.2) para un tamano
de la DFT de 64 puntos. Los valores de complejidad se muestran nor-
malizados respecto a la carga correspondiente al receptor ZF. Asi, el
esquema combinado OLA+V-BLAST tiene menos carga de preprocesa-
do que V-BLAST para cualquier valor de Ny g, y también menor que ZF
(linea de referecncia 10° en la figura 3.10b) si Ny 5 < 13. Por otro lado,
la etapa de deteccion de OLA+V-BLAST es siempre menos costosa que
la de ZF, y también menor que la de V-BLAST para Nyp < 20 (ver
figura 3.10a). En ambos casos, el valor de Ny g = 5, que proporciona un
rendimiento del esquema combinado similar al de V-BLAST en enlace de
MMEF de 600 m (ver figura 3.7), estan muy por debajo de estos limites.
Para esta configuracion, el esquema combinado tiene una complejidad
asociada al preprocesado igual al 34 % de la que requiere el receptor ZF,
y de un 14% en la etapa de deteccion; esto equivale a un ahorro de
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Figura 3.10: Numero de productos reales requeridos en la etapa de deteccion (a) y
preprocesado (b) para los receptores V-BLAST y OLA+V-BLAST ZP-OFDM nor-
malizados respecto al receptor ZF, para un tamafio de bloque de la DFT de 64.

complejidad del 66 % y del 86 % respectivamente en cada etapa para el
receptor OLA+V-BLAST respecto al ZF. Si se compara con el esquema,
V-BLAST, el receptor combinado proporciona un ahorro de complejidad
del 97 % en la etapa de preprocesado, y del 75% en la deteccion.

Los valores exactos de complejidad comparada, para los tamanos de
la DFT simulados previamente y los valores de Ny g empleados para el
esquema combinado, se muestran de forma resumida en la tabla 3.5. Asi,
para una DFT de 128 puntos empleada para compensar un enlace de

72



3.4 Conclusiones y resumen

N NVB ngf:A{»VB Cgle/tAﬁ»VB Cg;fA+VB C££%+VB
CPg CPe Chx CLy
64 5 25 % 14% 3% 34 %
128 8 18 % 10% 1.5% 21 %
256 12 13% 7% 1% 12%

Tabla 3.5: Complejidad comparada del receptor OLA+V-BLAST respecto los es-
quemas ZF y V-BLAST ZP-OFDM.

1200 m (figura 3.8), el ahorro de complejidad del esquema combinado
respecto al ZF es del 79% y del 90 % para las etapas de preprocesado
v deteccidn respectivamente. Los valores de ahorro aumentan, hasta el
88 % v 93 % para sendas etapas, para tamano de la DFT de 256 puntos
utilizado en el enlace de 2400 m (figura 3.9).

3.4 Conclusiones y resumen

Los resultados de las simulaciones presentadas en este capitulo muestran
que ZP-OFDM es una solucién robusta para la transmisiéon de datos
sobre enlaces IM/DD de MMF con alta dispersion modal y fuertes des-
vanecimientos en frecuencia. Implementando tanto el esquema ZF como
el V-BLAST en recepcion, ZP-OFDM permite aumentar notablemente
las tasas de transmisién en estos enlaces comparado con el esquema clé-
sico CP-OFDM. Ademas, estos esquemas ZP-OFDM se han mostrado
también més fiables ante el ruido de cuantificacion en este escenario.

Las simulaciones del modelo de enlace de MMF, que representa el 5 %
peor de los enlaces instalados, muestran que el receptor ZF es capaz de
asegurar transmisiones a 29 Gb/s, empleando una modulaciéon 64-QAM
y un tamano de la DFT de 64 puntos, en el 99,5% de los enlaces de
instalados hasta una longitud de 600 m. Sin embargo, para estos enlaces
IM/DD a 1550 nm, el esquema CP-OFDM s6lo permite utilizar una mo-
dulacion 16-QAM para alcanzar una tasa de 19 Gb/s. Si se implementa
en el receptor el esquema de deteccion V-BLAST), la tasa transmitida au-

menta incluso maés respecto a la obtenida con receptor ZF, hasta alcanzar
34 Gb/s modulando en 128-QAM.
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Sin embargo, la alta complejidad aritmética asociada a estos recep-
tores ZP-OFDM dificulta su implementacién practica. Se ha propuesto
aqui un esquema de recepcion combinado, llamado OLA+V-BLAST, que
permite alcanzar las més altas tasas de transmisién que alcanza el es-
quema V-BLAST en este escenario, pero con una complejidad asociada
menor incluso que la correspondiente al receptor ZF, un ahorro del 66 %
y el 86 % para las etapas de preprocesado y deteccion respectivamente.

Las simulaciones realizadas sobre enlaces de mayor longitud, 1200
y 2400 m, confirman el comportamiento de los receptores ZP-OFDM,
incluido el esquema combinado. Tanto ZF, como V-BLAST permiten
transmisiones con tasas mucho mayores que el esquema CP-OFDM, al
igual que OLA+V-BLAST que ademés incrementa todavia mas los por-
centajes de ahorro de complejidad respecto a ZF obtenidos para 600 m
a méas de un 89 % y 93 % para el preprocesado y la deteccion.
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Capitulo 4

Igualacion de senales
en SSMF a 850 nm
con propagacion bimodal

En este capitulo, se muestran los resultados de aplicar
técnicas de igualacion de senales moduladas en amplitud en
sistemas opticos con modulacion de intensidad y deteccion di-
recta (IM/DD) sobre fibra dptica monomodo estindar (SSMF)
a la longitud de onda de 850 nm. Esta es la primera vez que se
proponen técnicas de igualacion en este escenario de propaga-
cton bimodal, donde las propuestas anteriores para combatir
la dispersion entre los dos modos propagados se basan en la
capacidad de los filtros modales para eliminar (o al menos
atenuar fuertemente) el modo superior y asi obtener trans-
mistones pseudo-monomodales. Por su parte, los esquemas de
igualacion propuestos permiten compensar, ademds de la dis-
persidn modal, otras distorsiones inducidas por la fibra como
la dispersion cromdtica, el acoplo entre modos o la limitacion
de ancho de banda de entrada-salida del sistema.
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En el primer apartado de este capitulo, seccion 4.1, se
itroducen los antecedentes y la motivacion del capitulo. Va-
rios ejemplos de SSMF disponibles comercialmente se han ca-
racterizado experimentalmente y los parametros obtenidos se
muestran en la seccion 4.2. También en la seccion 4.2, el efec-
to del acoplamiento modal, inducido por conectores dpticos, se
ha estudiado por medio de medidas y también de simulaciones
numéricas, evaluando su impacto en el rendimiento de los en-
laces de SSMF'. Las configuraciones de los igualadores capaces
de combatir la interferencia causada por la propagacion bimo-
dal se muestran en la seccion 4.3, incluyendo un estudio de su
complejidad asociada. En la seccion 4.4, el aumento del alcan-
ce proporcionado por los igualadores se evaliia considerando
un modelo completo del enlace de SSMF, que incluye las limi-
taciones inherentes a la propagacion sobre la SSMF y también
el acoplamiento modal inducido por conectores dpticos, ast co-
mo los efectos de utilizar ldseres de cavidad vertical y emision
superficial (VCOSEL) como fuentes dpticas. Finalmente, en la
seccion 4.5 se derivan las principales conclusiones.

4.1 Introduccién: antecedentes y motivacion

Los VCSEL emitiendo a 850 nm, caracterizados por su eficiencia energéti-
ca y bajo coste, combinados con disenos optimizados de fibra multimodo
(MMF) se han establecido como una solucién de bajo coste para enlaces
opticos de corto alcance y altas tasas de datos. Por ejemplo, el interfaz
10GBASE-SR, incluido en el estandar 10 Gigabit Ethernet (10GbE) y
que opera sobre MMF, define un alcance maximo de 300 m para una
tasa de error de bit (BER) de 1072 utilizando fibra de 50um de didme-
tro optimizada para laseres (OM3) combinada con VCSEL emitiendo a
850 nm. Si se utiliza un nuevo diseno estandarizado de MMF (OM4), la
cobertura puede extenderse incluso hasta los 400 m [2|. Se han llevado
a cabo grandes esfuerzos con el fin de incrementar el ancho de banda
modal efectivo de la MMF, lo que por otra parte también ha contribui-
do al aumento del coste de los nuevos despliegues de fibra; en cualquier
caso, el despliegue de las nuevas MMF impide el aprovechamiento de la
herencia de MMF instalada.

El uso de VCSEL a 850 nm para transmisiones sobre SSMF cons-
tituye una interfaz prometedora de bajo coste para mejorar el alcance
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proporcionado por la MMF. A 850 nm, sélo 2 modos se propagan en la
SSMF causando interferencia entre simbolos (Inter-Symbol Interference,
ISI) debido al retardo modal diferencial (DMD). La estandarizacion de
la SMF por reguladores tales como ANSI/TIA/EIC y ITU han definido
especificaciones de la fibra en el rango que va desde 1260 a 1625 nm [42].
La falta de especificaciones para la SSMF en la ventana de 850 nm es la
causa de que las caracteristicas de la propagacién bimodal difieran entre
los distintos modelos y fabricantes.

El uso del filtrado modal (MF) para rechazar el modo superior y re-
ducir asi la ISI se ha publicado en [|43|, proporcionando un alcance de
1 km a 10 Gb/s. Los principales problemas asociados al MF son dos: ca-
da MF reduce la potencia transmitida cuando rechaza el modo superior,
y un MF debe ser incluido en cada empalme o conector, donde se pueda
inducir acoplamiento entre ambos modos. Por lo tanto, dependiendo de
las condiciones de iluminacion de la fibra por el VCSEL o del desalinea-
miento de los conectores, el alcance del enlace puede verse seriamente
reducido.

Otro enfoque para cancelar la IST causada por el DMD es la igualacion
basada en realimentacion de decisiones previas (DFE). El uso de DFE ha
sido recientemente estandarizado en 10GbE para soluciones de enlaces
opticos sobre MMF. Por ejemplo, 10GBASE-LRM incluye un chip elec-
tronico para la compensacion de la dispersiéon que permite la igualacion
de las senales con dispersién modal para alcanzar transmisiones libres
de errores sobre enlaces de 220 m de cualquier tipo de MMF a 1310 nm,
incluyendo Interfaz de Datos Distribuida por Fibra (FDDI) y fibras OM1
[2]. Continuando con este enfoque, se propone aqui la utilizaciéon de es-
quemas de igualaciéon desarrollados a partir del esquema clasico DFE
para lidiar con la propagacion bimodal sobre SSMF a 850 nm cualquiera
que sea el modelo de fibra utilizado; este esquema avanzado de iguala-
cion se nombra en la literatura como DFE bidireccional (BiDFE), y ya
ha sido previamente propuesto para compensar la dispersién modal en
enlaces de MMF [44].
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4.2 Propagaciéon bimodal sobre SSMF a 850 nm

En esta seccion, se estudian las principales caracteristicas de la SSMF
que afectan a la transmision de senales a 850 nm: la dispersion modal y el
acoplo entre modos. Para evaluar la dispersion modal, se han medido va-
rios modelos comerciales de SSMF para verificar la variabilidad entre sus
valores de DMD. Para caracterizar el acoplamiento modal causado por
conectores dpticos desalineados, la variabilidad estadistica de dicho des-
alineamiento se ha derivado a partir de medidas de acoplo modal cuando
los conectores son excitados sélo por el modo fundamental, y estos re-
sultados se ha extendido a todos los otros casos de acoplamiento. Las
medidas se han realizado sobre una instalaciéon formada por un VCSEL
modulado en intensidad (Finisar HFE6x92-x61) y su correspondiente
fotodiodo (HFD6380-418); las senales eléctricas fotodetectadas se han
capturado con un osciloscopio Keysight Infiniium a 40 Gmuestras/s, y
las muestras obtenidas han sido filtradas digitalmente mediante un filtro
de Bessel de 4° orden con una frecuencia de corte de 7.5 GHz.

4.2.1 Dispersion modal: retardo modal diferencial

A 850 nm, la SSMF propaga dos modos linealmente polarizados, LPg; y
LP;1, cada uno a una velocidad de grupo diferente. La diferencia entre
los retardos de ambos modos por unidad de longitud define el DMD.
Cada modo sufre ademas dispersiéon cromatica o de velocidad de grupo
(Group Velocity Dispersion, GVD): aunque los valores para ambos modos
a 850 nm son mayores (~85 ps/(km-nm) [45]) que los correspondientes a
las longitudes tipicas de operacion monomodo (16 ps/(km-nm) a 1550 nm
y cerca de cero a 1310 nm), su efecto en el ensanchamiento de los pulsos
transmitidos es mucho menor que el que introduce la dispersién modal.
Aun asi, la GVD no es despreciable y, atendiendo a la anchura espectral
de una fuente 6ptica como es el VCSEL, su influencia en el rendimiento
del enlace puede ser significativa, tal y como se muestra méas adelante en
la seccién 4.4.

En la literatura, existen varios estudios sobre la propagacién bimo-
dal sobre SSMF que muestran la divergencia en los valores medidos de
DMD. Estos varian entre 1.2 ns/km [46] [47] a 2.5 ns/km [48], e incluso
3.3 ns/km [49]; sin embargo, los resultados mas habituales corresponden
a valores entre 2.1 y 2.3 ns/km [43] [50] [51] [52] [53]. Ademés, una fibra
disenada especialmente, conforme a los estandares de SSMF [42] pero a

78



4.2 Propagacion bimodal sobre SSMF a 850 nm

(a)
""" RX: MR =-1.0 dB, DMD = 2.06 ns/km
0.05 F =——MF: MSR =17.7 dB, IL = 0.1 dB
0.03
0.01
-0.01
-1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5
-7, (ns)
(b)

s [ RX: MR =-3.5 dB, DMD = -0.35 ns/km
0.05 i |=—MF:MSR=22dB,IL=05dB

0.03 |

0.01 /\v

-0.01 -
-1

¥}
o
n

-0.5 0 0.5 1 1.5

t-7y, (ns)

Figura 4.1: Propagacion de un pulso aislado a través de 680 m de Corning SMF-28
(a), y de 1153 m de ESSMF de Draka (b). Senal recibida (RX), y filtrada modalmente
recibida (MF).

la vez optimizada para 850 nm, ha mostrado valores de DMD por debajo
de 0.1 ns/km [45] [54].

En este trabajo, la primera fibra medida ha sido la llamada SMF-28
de Corning, uno de los modelos de SSMF mas desplegados. La figura 4.1a
muestra las sefiales detectadas correspondientes a un dnico pulso trans-
mitido de 0.23 ns de anchura (a mitad del maximo), propagado a través
de 680 m de fibra sin MF, y también con un MF construido enrollan-
do el extremo de la fibra para filtrar la contribucién del modo LPy;. Se
ha medido un valor de DMD de 2.1 ns/km, que se ha definido como la
diferencia entre los retardos de los modos LPy; y LPg; por unidad de
longitud: DMD = (71, — 701)/Lrx. La ratio modal se define como el co-
ciente entre las potencias 6pticas de ambos modos, MR = Py, /Py;; asi,
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las medidas en la figura 4.1a corresponden a unas condiciones de ataque
a la fibra que excitan ligeramente méas el modo LP;; que el modo LPy;
(MR = —1 dB).

La segunda fibra medida ha sido el modelo Enhanced SSMF (ESSMF)
de Draka, que cumple también con [42], la cual permite la transmision
de tasas de datos elevadas en la banda entre 1260 y 1625 nm. En la fi-
gura 4.1b se muestran los mismos pulsos detectados que anteriormente,
pero para un enlace de ESSMF de 1153 m. La principal diferencia res-
pecto a la SMF-28 es el valor de DMD = —0.35 ns/km, donde el signo
negativo significa que el modo fundamental viaja a lo largo de la fibra
mas lento de lo que lo hace el modo LP;;, de forma similar a como se
ha publicado en [45] [54]. De nuevo el VCSEL excita méas el modo LPy;:
MR = —3.5 dB.

Finalmente, las medidas de un tinico pulso propagado en un enlace de
fibra SMF-28e, la cual es presentada por Corning como una evolucion de
SMF-28 que ofrece capacidad y especificaciones mejoradas manteniendo
plena compatibilidad con los modelos antiguos de SSMF, presentan un
valor de DMD de 2.3 ns/km.

4.2.2 Desalineamiento entre fibras: acoplo modal y pérdidas

Varios mecanismos fisicos pueden llevar al acoplamiento entre los campos
modales propagados. Se pueden distinguir de manera general dos casos:
acoplamiento discreto, el cual se puede generar localmente en empalmes
y conectores causado por uniones imperfectas entre tramos de fibra, y
acoplo generado de forma continua a lo largo del tramo de fibra, debido
a imperfecciones en el perfil de indice de refraccion, giros y dobleces de
la fibra en todas las escalas espaciales (ver subseccion 2.3.3).

La influencia del acoplamiento continuo queda minimizada en la SSMF
debido a dos razones principales [12]. En primer lugar, los dos modos
propagados acoplan débilmente entre si debido principalmente a que la
diferencia relativa entre los indices efectivos de refracciéon de ambos mo-
dos propagados es suficientemente grande (aproximadamente un 40 %
de la méxima diferencia dada por los indices del nacleo y la cubierta,
ver tabla 2.1); de hecho, ambos modos pertenecen a grupos de modos
diferentes. La otra razén es la limitada longitud de los enlaces de fibra
pasivos a 850 nm y las relativamente altas pérdidas de inserciéon de la
fibra (1.8 dB/km).
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Figura 4.2: Senal recibida correspondiente a un tnico pulso transmitido a través de
un enlace de fibra SMF-28e de Corning compuesto de un tramo de 1 km conectado
mediante un conector 6ptico a otro tramode de 200 m.

La transferencia de potencia 6ptica que sufre un tinico pulso transmi-
tido debido al acoplo discreto, generado en un conector éptico localizado
entre dos tramos de fibra SMF-28e de 1 km y 0.2 km, se muestra en la
figura 4.2. Al final del primer tramo de fibra de 1 km, las dos contribucio-
nes de la senal propagada, que corresponden a sendos modos propagados
como en los ejemplos de la figura 4.1, se acoplan a los modos que se
propagan en el segundo tramo de 200 m, tal y como estéa etiquetado en
la figura 4.2, para generar, al final del segundo tramo de fibra, una senal
formada por cuatro contribuciones cada una con un retardo diferente. La
primera contribucién corresponde a la senal que se ha propagado exclu-
sivamente sobre el modo LPg; a lo largo de los dos tramos de fibra, de
manera similar a la ultima contribucién, que sélo se ha propagado sobre
el modo LP;;. La segunda y la tercera contribucién son el resultado del
intercambio de potencia entre modos distintos debido al desalineamiento
entre las fibras en el conector intermedio.

Con el propoésito de caracterizar el desalineamiento en un conector
habitual del tipo SC (Subscriber Connector), se ha usado una instalacion
de fibra compuesta por un latiguillo de fibra HI-780 de Corning conectado
a un tramo de fibra SMF-28 de 680 m por medio de un conector 6ptico
SC con contacto fisico ultra pulido (SC-UPC), tal y como se muestra en
la figura 4.3b. La fibra HI-780 es monomodo a 850 nm y, en una unién
perfectamente alineada con un tramo de SSMF, la potencia transportada
por el modo fundamental s6lo se acopla con el modo LPy; de la SSMF,
lo cual corresponde a un valor de MR = oo sobre la SSMF.
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Figura 4.3: Ratio modal de la sefial propagada en una SMF-28 (MRgsmr) en funcién
del desplazamiento radial (po) en una interconexion con una HI-780 (a): curva tedrica
(linea continua) y medidas (cruces). Se incluye el esquematico correspondiente a la
instalacion 6ptica para las mediciones (b), y los ejes de coordenadas y variables que
definen el desplazamiento lateral (c).

En una conexién realista, el desalineamiento del conector induce cier-
ta excitacion del modo LPy;. De esa manera, cuando se transmiten pulsos
aislados y se mide el MR sobre la sefial recibida tras el tramo de SMF-28,
como en la figura 4.1, se podria derivar la magnitud del desalineamien-
to si la relacién entre dicho desalineamiento y la excitacién modal en
la SSMF fuera conocida. Se asume que la tnica fuente de degradacion
en un conector no ideal es el desplazamiento lateral (como en [13]), el
cual queda completamente definido por el desplazamiento radial (pg), el
desplazamiento angular (¢,) y la rotacion angular (¢;), tal y como se
muestra en la figura 4.3c. Sin embargo, debido a que el modo fundamen-
tal de la fibra HI-780 tiene un perfil casi Gaussiano, similar al del LPg;
propagado en la SSMF, y que el modo LP;; degenera en dos componen-
tes ortogonales, LPq;, vy LPyy; (ver los perfiles modales de potencia en
la figura 4.4b), solo po influye en la variacion del MR en una unién en-
tre una HI-780 y una SSMF. Los perfiles de campo modales para ambas
fibras se han calculado atendiendo a las hojas de especificaciones propor-
cionadas por Corning para un perfil de salto de indice. Los coeficientes
de acoplamiento tedricos, en funcién de pg, entre el modo fundamental
propagado en la HI-780 y cada uno de los dos modos de la SSMF se
obtienen integrando los correspondientes campos transversales modales
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Figura 4.4: Pérdida de acoplamiento media (Lcoup) debida al desplazamiento radial
(po) en una uniéon desalineada entre dos SMF-28 a 850 nm para diferentes valores
de ratio modal de la sefial incidente (MR), (a); y perfiles transversales de potencia
normalizados de los modos LPo1, LP114 ¥ LP11s, (b).

(ver subseccion 2.3.3.2)[14], y de esta forma se establece una relacion
directa entre la MR medida y pg, como se muestra con la linea continua
en la figura 4.3a. La MR se ha medido para distintos conectores SC, y
las medidas resultantes (marcadas con cruces en la figura 4.3a) se han
trasladado a valores de pg mediante la curva teérica. De este modo, los
distintos valores de pg derivados, a partir de medidas de MR para di-

ferentes configuraciones del despliegue éptico, presentan un valor medio
de 0.74 pm.

Ademas de acoplo modal, el desplazamiento lateral en una unién en-
tre dos SSMF puede causar también pérdidas de potencia cuando la
totalidad de la luz incidente transportada por la fibra entrante no puede
acoplarse a los modos propagados sobre la fibra saliente. Para evaluar
este efecto, los coeficientes de acoplamiento modal entre dos tramos de
SMF-28 desalineados se han calculado de manera similar a como se ha
hecho para la figura 4.3a. En la figura 4.4a, las distintas curvas, co-
rrespondientes cada una a un valor dado de MR en la fibra incidente,
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muestran las pérdidas de acoplamiento (Looup) en funcion de pg, y cada
uno de los puntos de esas graficas se obtiene promediando entre 1000
realizaciones para una distribucién uniforme entre 0 y 27 para ¢ y ¢;, ¥
también para la diferencia de fases entre los campos modales entrantes.
Cuando se calcula la potencia 6ptica de los campos modales acoplados
salientes se han considerado tanto los términos incoherentes, proporcio-
nales a la potencia de los modos incidentes, como los términos coherentes,
que resultan de la interferencia entre los campos modales entrantes y que
dependen de la diferencia entre sus fases (para una descripcion mas de-
tallada ver Apéndice al final de la tesis) [55]. La figura 4.4a muestra que
la Looup promediada estd condicionada no sélo por el grado de desali-
neamiento sino también por el nivel relativo entre los modos incidentes:
para un valor dado de pg, las pérdidas aumentan a medida que lo hace
el nivel relativo del modo LP; respecto al modo LPgy,. Este efecto es
facilmente comprensible si se tiene en cuenta la distribucién de intensi-
dad en el plano transversal del modo LP;, tanto el LP;;, como el LPq1,
el cual se propaga principalmente en una regién mas externa en la sec-
cion transversal de la SSMF de lo que lo hace el modo LPy; (ver perfiles
modales incluidos en la figura 4.4b).

Con todos los resultados anteriores, el efecto de un 1nico conector
queda completamente caracterizado en términos de acoplamiento modal
y pérdidas de potencia para una excitacion entrante dada (valor de MR
y fase relativa). Con el proposito de calcular las pérdidas previstas pa-
ra un conector tipico SC, la distribucién estadistica del desplazamiento
lateral debe ser también considerada. En [13] se muestra que p, puede
modelarse de forma apropiada mediante una distribucién de Rayleigh,
mientras que una distribucién uniforme entre 0 y 27 se utiliza para ¢q y
¢;. Utilizando una distribucién de Rayleigh con un pardmetro de escala
de 0.55 pm ajustada a los valores de py derivados anteriormente, se han
llevado a cabo simulaciones numéricas para cuantificar las pérdidas de
acoplamiento asociadas a esta configuracion, pero considerando también
la excitacion modal. La pérdida de acoplamiento media de un conector se
ha calculado sobre 10000 realizaciones para una senial incidente con MR
modelado como una distribucién uniforme entre —15 y 15 dB, y conside-
rando tanto los términos incoherentes como los coherentes tal y como se
ha realizado previamente en la obtencién de Leoyp para la figura 4.4. La
pérdida media asi obtenida para un tinico conector es de 0.2 dB que es un
valor tipico en conectores pulidos de fabrica disenados para minimizar las
pérdidas por reflexion. Por lo tanto, la caracterizaciéon de los conectores
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derivada en esta seccidén, la cual se ha desarrollado utilizando el modelo
ampliamente establecido de [13] y complementado por medidas propias,
es adecuado para ser usado en las subsiguientes secciones con el fin de
simular interconexiones de SSMF.

4.2.3 Filtrado modal

En un escenario de propagacién bimodal, la eficacia reduciendo la ISI
inducida mediante el filtrado del tnico modo superior (HOM) es clara.
Especificamente para SSMF a 850 nm, existen varios ejemplos de filtros
modales basados en distintas técnicas: estrechamiento de la fibra [50],
cables oOpticos por debajo de la longitud de onda [56], acopladores de
modos [43], o fibra dptica monomodo a 850 nm [51] [53]. Es maés, un
sencillo MF construido enrollando de forma apropiada el extremo de una
fibra proporciona un alto rendimiento en rechazar el HOM propagado,
como en [48]. Para el ejemplo de la SMF-28 en la figura 4.1a, enrollando
4 vueltas del extremo final de la fibra con un didametro de 10 mm se
obtiene una relacion de modo suprimido (Mode Supressed Ratio, MSR)
de 18 dB con 0.1 dB de pérdidas de insercion (Insertion Loss, IL); ambos
valores definidos en términos de potencia 6ptica: MSR = MROVT / MR™,
IL = PLY/POUT. Para la ESSMF en la figura 4.1b, el didmetro del filtro
utilizado es de 6 mm, lo que le permite alcanzar MSR = 22 dB con
IL = 0.5 dB.

Sin embargo, la principal objecion al uso de MF es la necesidad de
incluir un elemento filtrante en cualquier punto del enlace que poten-
cialmente pueda inducir acoplo entre modos. Como se muestra en la
figura 4.2, en un enlace formado por dos tramos de fibra, el acoplamien-
to modal que se induce en la conexién entre tramos anade contribuciones
de ISI adicionales al final del enlace. Para una completa eliminacion de
la ISI, se requiere la inclusiéon de un MF al final de cada uno de los
tramos de fibra. Si el MF se incluyera so6lo al final del dltimo tramo,
solo se atenuarfan las contribuciones de la sefial que se propagan sobre
el modo LP;; en ese tltimo tramo (la segunda y la cuarta contribucion
en la figura 4.2), pero la tercera contribucion, que también genera ISI,
permaneceria inalterada dado que ésta se propaga sobre el modo LPy;
en este dltimo tramo.
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Figura 4.5: Diagrama de bloques de los igualadores fraccionarios DFE (a) y
LC-BiDFE/STR-DFE (b).

4.3 Esquemas de igualacién

Los igualadores utilizados en este capitulo se basan en el igualador DFE
fraccionario a T'/2 bajo el criterio de minimo error cuadratico medio (Mi-
nimum Mean Square Error, MMSE). Esta estructura esta compuesta por
un filtro de respuesta al impulso finita (FIR) directo (Feed-Forward Fil-
ter, FWF) de K, + 1 coeficientes que opera sobre la sefial recibida mues-
treada al doble de la tasa de simbolo, y por un filtro de realimentacién
(Feed-Back Filter, FBF) de K, coeficientes aplicado sobre la secuencia
de simbolos detectados previamente, este esquema (ver figura 4.5a) y la
derivaciéon de los coeficientes 6ptimos de los filtros estdn ampliamente
descritos en la literatura [57] [58]. En este capitulo, la BER producida
por los distintos esquemas de igualaciéon se estima mediante el método
cuasi-analitico, que consiste en simular el modelo sin la contribucién de
ruido (aditivo y Gaussiano para este caso) para generar la IST neta de-
bida al canal global, para posteriormente anadir el efecto estadistico del
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ruido caracterizado analiticamente y estimar la tasa de error [59]. De este
modo, se consigue reducir la alta carga computacional asociada a estimar
tasas muy bajas de BER mediante el conteo de errores (método Monte-
carlo): por ejemplo, en este capitulo se emplean secuencias de 10* bits
para estimar valores de BER del orden de 1072 de forma confiable, que
para una estimacién ajustada mediante el método Montecarlo requeriria
el conteo de errores en la deteccién sobre secuencias de bits transmitidas
de longitud > 10'2. Este eficiente método de estimacion de la BER ya
se utiliza en el en el interfaz 10GBASE-LRM del estdndar 10GbE para
estimar la penalizacién de potencia por dispersién modal producida por
un igualador DFE [60]. Ademas, cuando se estima la BER de los igua-
ladores DFE y BiDFE, se asume que no existe error de propagaciéon a
través del FBF, lo cual es razonable dado el muy bajo valor objetivo de
BER (107'?), al igual que en [60].

A fin de ilustrar tanto el rendimiento limitado del esquema clasico
DFE como también las capacidades de los esquemas propuestos BiDFE,
la figura 4.6 muestra las correspondientes curvas de BER para un ejemplo
un canal especialmente exigente en términos de ISI. Un enlace de un
solo tramo de SSMF produce una respuesta al impulso del canal con
dos contribuciones principales, cada una de ellas asociada directamente a
cada uno de los modos propagados, al igual que ocurre en la figura 4.1. La
respuesta al impulso simulada para el ejemplo, incluida en el recuadro,
estd formada también por dos contribuciones de las cuales la primera
tiene la mitad de la amplitud maxima que tiene la segunda. Las curvas
de BER obtenidas a la salida de los igualadores se dibujan en funcién de
la relacion sefial a ruido optica (Optical Signal to Noise Ratio, OSNR) a
la entrada del fotodetector, y se comparan con un canal ideal con ruido
aditivo blanco Gaussiano (AWGN), el cual es equivalente a un canal sin
ISI y se dibuja con una linea continua en la figura 4.6.

Ademiés, para el ejemplo simulado se incluyen las curvas de BER. co-
rrespondientes al detector de maxima verosimilitud de secuencias (Ma-
zimum Likelihood Sequence Estimator, MLSE), que es el detector opti-
mo que minimiza la probabilidad de error, asi como el igualador lineal
(Feed-Forward Equalizer, FFE) fraccionario a T /2, que es equivalente al
esquema DFE de la figura 4.5a considerando que K, = 0. Finalmente,
se incluye una estimacién de la complejidad aritmética asociada a ca-
da receptor, con el fin de valorar conjuntamente tanto las prestaciones
en la deteccién desde el punto de vista de la BER como la complejidad
asociada a la implementacion.
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Figura 4.6: BER en funcién de la OSNR para los receptores DFE, STR-DFE,
LC-BiDFE, FFE y MLSE, y penalizaciones de potencia para BER = 1072 respecto
al canal AWGN, para la respuesta al impulso del canal simulado, h(¢), incluida en el
recuadro.

4.3.1 Igualador con realimentacion de decisiones previas:
DFE

El igualador DFE, a pesar de ser subéptimo desde el punto de vista
de la probabilidad de error, constituye una soluciéon efectiva y de baja
complejidad para combatir la ISI. Con el fin de restringir la complejidad
del receptor el orden del FWF (K, ) debe limitarse mientras el orden del
FBF (K}) debe ser lo suficientemente alto como para abarcar el maximo
retardo inducido por el canal.

Para compensar respuestas al impulso del canal con dos contribucio-
nes separadas temporalmente (como las mostradas en la figura 4.1), un
igualador DFE ideal (con filtros de longitud infinita) opera de forma que
la energia de la respuesta al impulso del canal se concentra al principio
de la version filtrada a la salida del FWEF' (esto es, generando un canal de
fase minima), y posteriormente elimina la interferencia residual debida a
los simbolos previamente detectados mediante el FBF. Por el contrario,
para una configuracion del DFE con una longitud del FWF de un solo
coeficiente (K,, = 0), y asumiendo el FBF es lo suficientemente largo
para cubrir el retardo maximo del canal, el FWF se limita a seleccionar
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del coeficiente de mayor amplitud en la respuesta al impulso del canal.
Asi, se maximiza la potencia de la senal a la salida del igualador, pero la
cancelacién de la interferencia de los coeficientes anteriores al de méaxima,
amplitud en la respuesta al impulso del canal (debida a simbolos futuros)
no se puede compensar ya que el FBF acttua sélo sobre la interferencia
de los coeficientes posteriores [61]. En este capitulo, se ha utilizado una
configuracion de baja complejidad del igualador DFE (y en general para
los igualadores BiDFE) en el que el orden del FWF es mucho menor que
el maximo retardo inducido por el canal, la cual estd mas cerca de la
configuraciéon de un solo coeficiente en el FWF, pero permite cancelar
una pequena parte de la ISI mediante el FWEF.

Por lo tanto, el igualador DFE opera detectando el simbolo asociado
a la muestra de mayor nivel de la primera contribucién en la respuesta
al impulso del canal. Por ejemplo, en la figura 4.1a, ésta corresponde
a la muestra en t = 0, asociada al modo LPg;: el FWF se encarga de
compensar la ISI inducida por las muestras alrededor de ¢ = 0 causadas
por el ancho de banda limitado del sistema y/o la GVD, mientras que el
FBF combate la ISI debida principalmente a la contribucién retardada
por la dispersion modal. Como resultado, la relacion senial a ruido (SNR)
a la salida del igualador estd dominada por la méxima amplitud de la
primera contribucién de la respuesta al impulso del canal. La configu-
racién de los filtros para todos los igualadores basados en DFE en este
capitulo emplean un orden del FWF de K, = 4, dado que proporciona
un buen balance entre complejidad y rendimiento en la deteccion, ade-
mas de emplear un FBF que se ajusta para combatir el maximo retardo
inducido por el canal.

En el ejemplo de la figura 4.6, se aprecia como la curva de BER del
DFE (linea discontinua) converge con K, = 4 y K, = 25 (la misma
configuracion que se emplea en el resto de igualadores basados en DFE);
esto es, el igualador es capaz de lidiar con la ISI inducida por la segunda
contribucién de la respuesta al impulso del canal, pero se requiere un
elevado valor de OSNR para alcanzar valores bajos de BER. La razén
de este bajo rendimiento es que la mayoria de la energia de la respuesta
al impulso del canal se distribuye en la segunda contribucién que es la
considerada como la interferente por el igualador. Por lo tanto, se requiere
una OSNR = 16.1 dB para alcanzar una BER = 1072, lo cual implica
una penalizacion de potencia 6ptica respecto al canal AWGN de 7.5 dB.
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4.3.2 DFE con seleccion de tiempo invertido: STR-DFE

Como se ha senialado anteriormente, el rendimiento de BER del DFE
disminuye cuando la respuesta al impulso del canal tiene los mayores
niveles en las muestras finales. Para mejorar la igualacion en estos casos,
se hace uso de la inversién temporal: invirtiendo en el tiempo el orden
de las muestras recibidas, la respuesta al impulso equivalente se convier-
te en una versién invertida temporalmente de la respuesta al impulso
original: h(t) = h(—t) [61]. Por lo tanto, cuando el modo retardado es
predominante en un enlace de SSMF, el igualador puede trabajar sobre
las muestras invertidas temporalmente y asi el modo retardado se tras-
ladaria a la primera contribucién del canal y la segunda contribucién
serfa entonces la mas débil, generando las condiciones en que el DFE
presenta mejores prestaciones. Esta solucién se llama DFE con selecciéon
de tiempo invertido (STR-DFE): alterna entre los modos de operacion
en tiempo directo y tiempo invertido atendiendo a si las condiciones del
canal benefician una u otra opcién para minimizar el MSE de los simbo-
los igualados. El diagrama de este esquema se muestra en la figura 4.5b,
considerando que el valor del coeficiente «, que actiia como selector, s6lo
puede tomar los valores de 0 y 1.

En el ejemplo de la figura 4.6, el STR-DFE (linea punteada y a trazos)
opera en modo de operacién en tiempo inverso y su penalizacién de
OSNR respecto al canal AWGN se establece en 4.5 dB. Por lo tanto, para
este ejemplo, la mejora derivada de operar en modo de tiempo inverso
respecto al modo de tiempo directo (equivalente al DFE convencional)
es de 3 dB en unidades de potencia dptica.

4.3.3 DFE bidireccional con combinacién lineal: LC-BiDFE

La estructura DFE bidireccional combina las salidas de un DFE en modo
en tiempo directo y otro en tiempo inverso para reducir el realce de ruido
global a la salida del igualador, tal y como se muestra en la figura 4.5b
y considerando que el coeficiente o puede tomar cualquier valor real
entre 0 v 1. Dado que el ruido filtrado por el FWF de los dos flujos
de salida de los igualadores estan incorrelados, la SNR global aumenta
cuando dichas salidas se suman. Existen varias alternativas propuestas
para combinar los dos flujos de salida. En este capitulo se hace uso de un
combinador lineal de diversidad como se propone en [62], dando lugar al
DFE bidireccional con combinacién lineal (LC-BiDFE). Los dos flujos,
ponderados dependiendo del propio MSE, se suman para explotar la
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diversidad inherente entre los dos igualadores y reducir asi el término de
realce de ruido y la componente de ISI residual de la salida combinada.

En el ejemplo de la figura 4.6, el LC-BiDFE (linea punteada) opera
balanceando el combinador hacia la salida del DFE en tiempo inverso
(aproximadamente el 80 % del total), pues es la que produce menor BER,
pero evitando la supresion del DFE en tiempo directo (sobre un 20 % del
total) para obtener una reduccion global del ruido. Asi, el LC-BiDFE
(linea punteada) presenta una penalizacion de OSNR respecto al canal
AWGN de 4 dB, lo que implica una reduccién adicional de 0.5 dB com-
parada con la del STR-DFE.

4.3.4 Complejidad de los igualadores

En esta subseccién, la complejidad de los receptores previamente descri-
tos se estima, contabilizando el namero de operaciones (sumas y produc-
tos) que se requieren para detectar un simbolo, y se compara con la de
otros esquemas de recepcién clasicos como el MLSE y el igualador FFE.

En primer lugar, el detector de maxima verosimilitud de secuencias
(MLSE) es el receptor 6ptimo que minimiza la probabilidad de error; su
gran rendimiento en la deteccién se puede apreciar en el ejemplo de la
figura 4.6 (linea marcada con circulos), donde el MLSE proporciona una
curva de BER muy cercana al canal AWGN. Sin embargo, el receptor
MLSE, incluso si se implementa mediante el eficiente algoritmo de Viter-
bi, tienen una complejidad asociada que depende exponencialmente de
la memoria del canal (el retardo maximo del canal en unidades de perio-
dod de simbolo o el orden de la respuesta al impulso del canal discreto
equivalente, K) [57]: (K + 1) - M¥ | siendo M el tamano de la constela-
cion utilizada. Para el ejemplo de la figura 4.6, la memoria del canal es
K = 25, y la modulacion OOK implica que M = 2; asi, la complejidad
requerida es 8.72-10% multiplicaciones y otras tantas sumas.

Por otro lado, el igualador lineal (Feed-Forward Equalizer, FFE) frac-
cionario a T /2 permite la deteccién simbolo a simblo; éste esta formado
por un filtro FIR de orden K ;. que opera sobre la senal recibida al do-
ble de la tasa de simbolo. La complejidad de este receptor es por tanto
proporcional a la longitud del filtro que lo implementa: K. + 1. Para
la figura 4.6, se ha empleado un esquema FFE (linea continua gris) con
K¢s. = 50, lo cual requiere computar 51 multiplicaciones y sumas.

91



Capitulo 4. Igualacion de seriales en SSMF a 850 nm con propagacion bimodal

Receptor Expresiones generales Ntumero de operaciones
del nimero de mult/sum para el ejemplo
operaciones mult/sum de la figura 4.6
MLSE (K +1)-M¥ 8.72-10%
FFE Kppe+1 51
DFE Ko+ Ky +1 30
STR-DFE Kur+ Kpr+1,0 30
Ky r+ Kyr+1
LC-BiDFE Kuyr+ Kpr+2+ 62
Ky,r+ Kor+2

Tabla 4.1: Complejidad de los receptores.

La complejidad del receptor DFE se obtiene sumando la carga aritmé-
tica asociada a las operaciones de filtrado del FWF y el FBF: K, + K, +1,
para el ejemplo se necesita calcular 30 multiplicaciones y sumas.

Respecto a los igualadores BiDFE, la complejidad asociada al receptor
STR-DFE depende del modo de operacién seleccionado, tiempo directo
o tiempo inverso, y especificamente de la configuracién de los filtros en
cada etapa. En este capitulo, se utiliza la misma configuracién en ambos
modos de operacién, que ademés es la misma que emplea el receptor DFE
(Kpr=Kyr=K,y Kyr=K,r=K,), por lo tanto la complejidad
de STR-DFE para el ejemplo es la misma que para el DFE. Finalmente,
dado que el receptor LC-BiDFE hace uso de los dos modos de operacién
y ademds incluye la ponderacién de cada salida, 62 multiplicaciones y
sumas son necesarias para el ejemplo de la figura 4.6.

A modo de resumen, la complejidad estimada de los distintos recep-
tores se muestra en la tabla 4.1: tanto las expresiones generales como
los valores concretos para el ejemplo de la figura 4.6. Para el ejemplo, se
puede apreciar que el receptor MLSE, atin proporcionando la menor tasa
de BER, posee un valor de complejidad asociada que resulta prohibitivo
debido a la alta dispersiéon inducida por el canal simulado. En compa-
racion, la complejidad del esquema FFE se reduce drasticamente, pero
a la vez también se reduce su rendimiento en cuanto a la deteccién. La
complejidad del DFE es ligeramente superior a la mitad de la del FFE,
aunque para este ejemplo, el cual es especialmente exigente para este

92



4.4 Alcance extendido con igualacion en enlaces de SSMF

receptor, su rendimento de BER es peor. Sin embargo, para este ejem-
plo el esquema STR-DFE operando en modo de tiempo inverso tiene la
misma complejidad que el esquema DFE, pero proporciona unos valores
de BER menores que los receptores DFE y FFE. Finalmente, el esque-
ma LC-BiDFE tiene una complejidad ligeramente superior a la del FFE,
pero proporciona el mejor rendimeinto de BER si no se tiene en cuenta
el receptor MLSE.

Sin embargo, es importante senalar que en una implementacion had-
ware de un esquema DFE existen una diferencia notable entre el FWF y
el FBF en términos de complejidad. Dado que el FBF opera sobre sim-
bolos detectados y cuantificados, éstos sélo pueden tomar valores de un
alfabeto finito dado por la modulacién empleada (+1 para la modula-
cion OOK-NRZ utilizada en este capitulo). Por lo tanto, la convolucion
con el FBF se puede realizar exclusivamente mediante operaciones de
suma y resta, las cuales son significativamente menos costosas (en area y
consumo de potencia) que las operaciones de multiplicacion entre name-
ros reales como las que se emplea en el FWF, y también en el receptor
FFE. En consecuencia, aunque los receptores FFE y LC-BiDFE poseen
una complejidad similar, dado que el filtro del FFE es unas 5 veces mas
largo que cada uno de los FWF del LC-BiDFE, en una implementacion
real el esquema LC-BiDFE requeriria menos recursos. Ademas, debido
al perfil caracteristico de la respuesta al impulso del canal generado por
la SSMF, se ha comprobado que la mayoria de los coeficientes del FBF
son de valor casi cero: para el ejemplo de la figura 4.6, sélo 5 de los 25
coeficientes de cada FBF tiene valores > 1074, Esta caracteristica puede
ser aprovechada para reducir las operaciones asociadas al FBF y asi la
complejidad mostrada en la tabla 4.1 podria reducirse todavia més.

4.4 Alcance extendido con igualacién en enlaces de
SSMF

En esta seccion, la influencia de la fuente VCSEL y las principales carac-
teristicas de la SSMF que afectan a la senal propagada, caracterizadas
previamente en la seccién 4.2, se evaltian conjuntamente por medio de
simulaciones numéricas para calcular la mejora en el alcance proporcio-
nada por los igualadores mostrados en la seccién 4.3. Primeramente, se
simula un sistema formado por un Unico tramo de SSMF sin conecto-
res, con el propoésito de valorar separadamente el efecto de la dispersiéon
modal (ver figura 4.7a). En segundo lugar, se construye el modelo de
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cableado de fibra ¢ptica habitual empleado en [2|, incluyendo también
la distribucién de desalineamiento de los conectores derivada en la sub-
seccién 4.2.2, para evaluar la cobertura ofrecida por los distintos igua-
ladores; este modelo consiste en un tramo de SSMF conectado en sus
extremos a sendos latiguillos de SSMF de 3 m de largo (ver figura 4.8a).
Con respecto a la fuente 6ptica, dos tipos de VOSEL se han considera-
do en las simulaciones [63]: monomodo transversal (STM) y multimodo
transversal (MTM). A 850 nm, un VCSEL con un didmetro de su éarea
activa menor a 5 pm genera un solo modo transversal, con perfil casi
Gaussiano y un ancho de linea tipico menor de 100 MHz. Por otro lado,
para didmetros del area activa mayores, el VCSEL genera varios modos
transversales y un espectro de emisién con multiples picos.

El modelo de las simulaciones consiste en un VCSEL emitiendo a
850 nm que ilumina un enlace de SSMF, para un valor de MR dado
con una potencia 6ptica transmitida fija y unas pérdidas de la fibra de
1.8 dB/km, donde los efectos no lineales de la misma se desprecian. El
enlace 6ptico modulado en intensidad y con detecciéon directa (IM/DD)
incluye un filtro eléctrico Gaussiano en transmisién con una respuesta al
escaléon de Togo g0, = 47 ps, v un filtro eléctrico de Bessel de 4° orden
con una frecuencia de corte de 7.5 GHz en recepcién, como los usados
en 10GBASE-LRM |2]| para evaluar enlaces de MMF. Se han obtenido
las penalizaciones de potencia 6ptica, respecto al caso AWGN para una
BER = 107'? (ver figura 4.6), con las que evaluar los igualadores des-
critos en la seccion 4.3. La méxima penalizaciéon permitida cuando se
considera la viabilidad del enlace es de 6.5 dB, que es la misma penali-
zacion admitida por dispersion en 10GBASE-LRM, excepto que en este
trabajo se incluyen también las pérdidas. El valor mas alto de las pér-
didas por absorcion de la SSMF a 850 nm y las longitudes mayores de
los enlaces estudiados en este trabajo, exigen incluir esta premisa mas
restrictiva para poder evaluar de manera méas precisa el maximo alcance
logrado.
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4.4.1 VCSEL monomodo transversal y tramo tinico de SSMF

En primer lugar, la excitaciéon modal debida a la incidencia del VCSEL y
la dispersion modal inducida por la SSMF (el signo de la DMD principal-
mente) han de ser conjuntamente analizados para valorar como afectan
al rendimiento del enlace. Para evitar cualquier tipo de acoplamiento,
no se incluye ningiin conector en esta instalacion. Se utiliza el despliegue
mostrado en la figura 4.7a formado por un tramo de 2 km para dos tipos
de SSMF y un STM-VCSEL como fuente 6ptica. La utilizacion de un
STM-VCSEL implica que la anchura espectral de la senal 6ptica modu-
lada depende principalmente de la tasa de datos transmitida. Asi, para
las simulaciones llevadas a cabo en esta seccion, la influencia de la GVD
queda reducida al minimo: un pulso a 10 Gb/s propagado, exclusivamen-
te sobre el modo LPy; o el LP;; en un enlace de SSMF de 2 km, sufre
un ensanchamiento temporal menor al 1%.

La figura 4.7b muestra las penalizaciones obtenidas para la fibra
SMF-28. En este enlace, un receptor convencional (linea punteada) sélo
es factible si el modo més excitado estd 11 dB por encima del débil, in-
dependientemente de cual (LPy; o LP;;) sea el de mas nivel; bajo esta
condicion, el nivel de IST no afecta a la deteccién de la senal. Si se incluye
un MF justo antes del fotodiodo, se cancela el modo LPy; y la IST des-
aparece; de ese modo, la viabilidad del enlace dependera de la potencia
de la senal restante en el modo LPy;. En este caso, el enlace serd valido
solamente si el modo LPy; se excita 8.5 dB por encima del LP;; (linea
discontinua). Por lo tanto, comparado con el receptor convencional, MF
puede extender el rango de operacién en el dominio positivo de MR a
expensas de perder viabilidad para valores negativos de MR; este com-
portamiento no cambia si se emplea la ESSMF| como se muestra en la
figura 4.7c. En resumen, para un enlace de 2 km de longitud, la utiliza-
cién de un receptor convencional, con o sin incluir un MF, requiere una
excitacién de un solo modo bastante pura.

Si se incluye una etapa DFE, los resultados de las simulaciones en la
figura 4.7b (linea punteada y a trazos) muestran que el enlace so6lo es
factible cuando el nivel del LPg; es al menos 2.5 dB mayor que el nivel
del LP;;, para una configuraciéon del igualador con K,, = 4 y K, = 49.
Aunque el DFE cancela la ISI sobre la muestra de mayor amplitud de la
primera contribuciéon (asociada al modo LPy;), cuando el nivel de esta
muestra disminuye se reduce a su vez la SNR a la salida del igualador, y
por esto el rendimiento general tiende a ser el mismo que el del MF para
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Figura 4.7: Penalizaciones de potencia 6ptica para BER = 107'2 dependiendo de
la ratio modal (MR) en un enlace de tramo tunico de SSMF de 2 km de longitud (a),
para la fibra SMF-28 de Corning (b) y la ESSMF de Draka (c), empleando una fuente
STM-VCSEL. Resultados correspondientes a sefial recibida (RX), recibida y filtrada
modalmente (MF), y recibida e igualada mediante DFE, STR-DFE, y LC-BiDFE.
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valores negativos de MR. Cuando la fibra considerada es la ESSMF,
se obtienen los resultados de la figura 4.7c. Estos son similares a los
obtenidos para la fibra SMF-28 pero en el caso de DFE la curva de la
penalizacion estd invertida a lo largo del eje MR a acusa de del signo
negativo de la DMD de esta fibra; esto es, ahora el modo LPgy, llega
después del LP;. Ademas, el orden del FBF necesario es menor dado
que el valor absoluto de la DMD es también menor: K, = 10 para la
ESSMF.

A la vista de los resultados previos, queda claro que el DFE falla en
aquellos casos en que el modo con mayor nivel es el més retardado o
cuando ambos modos tienen niveles similares. STR-DFE alterna entre
los modos de operacién en tiempo directo y en tiempo inverso segtn las
condiciones del canal beneficien una u otra opcién. En la figura 4.7b, el
STR-DFE (lalinea continua més clara) aplica el modo directo (equivalen-
te a un DFE convencional) para valores positivos de MR y modo inverso
para los negativos. Un comportamiento equivalente se muestra en la fi-
gura 4.7c para la ESSMF pero intercambiando los modos de operacion.
En ambos casos el STR-DFE permite el cumplimiento de la penalizacién
para valores de MR mayores a 2.5 dB y menores a —2.5 dB.

Sin embargo, el STR D-FE sigue incumpliendo con la méxima penali-
zacion permitida cuando el nivel de los dos modos propagados es similar.
Cuando el valor de la MR esta alrededor de 0 dB, el LC-BiDFE (la linea
continua oscura en la figura 4.7b-c) combina las salidas ponderadas por
igual de los igualadores en tiempo directo y en tiempo continuo, y la
reduccién de penalizacién asf obtenida respecto a los igualadores simples
en modo directo e inverso es méaxima. A medida que el valor de MR
aumenta en signo positivo o negativo, el combinador distribuye los pesos
hacia uno u otro flujo y el rendimiento del LC-BiDFE tiende por tanto al
del modo de operacion correspondiente del STR-DFE. Como se aprecia
en la Fig. figura 4.7, el cumplimiento pleno con la maxima penalizacién
permitida estd asegurado para los dos tipos de fibra cualquiera que sea
el valor de la MR.

En esta seccién, se ha podido comprobar que la capacidad de pro-
cesar la version invertida temporalmente de la sefial recibida permite al
STR-DFE y al LC-BiDFE manejarse por igual ante el singo positivo o
negativo de la DMD. Es més, estos igualadores pueden hacer frente a
cualquier valor de DMD de la SSMF por igual si se ajusta el orden del
FBF de manera que sea tan largo como el méximo retardo modal. Por
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lo tanto, solamente el tipo de fibra SMF-28 se evaluara de aqui en ade-
lante en este capitulo, pudiéndose extrapolar los resultados asi obtenidos
a otros modelos de fibra SSMF con distintos valores de DMD, y por lo
tanto la configuracién de los filtros de los igualadores se mantiene en
todos los casos en K, = 4 mientras que K, se ajusta para poder abarcar
el maximo retardo inducido por el canal.

4.4.2 VCSEL monomodo transversal y modelo de cableado
SSMF

Para evaluar el alcance proporcionado por los igualadores en un desplie-
gue realista, incluyendo el efecto de acoplo modal, se construye el modelo
de cableado de SSMF anadiendo dos conectores desalineados en las unio-
nes entre los extremos del tramo de fibra y cada uno de los latiguillos,
tal y como se muestra en la figura 4.8a. En cada simulacién, el enlace de
fibra de longitud Lrx se ilumina mediante un STM-VCSEL para produ-
cir una excitacién modal dada por MRy, y se calcula la correspondiente
penalizacién en OSNR respecto al canal AWGN. Por cada par de valores
de Ltx v MRy, se llevan a cabo 5000 realizaciones para evaluar el efecto
estadistico del desalineamiento de los conectores 6pticos, que se modelan
tal y como se describe en la subseccion 4.2.2. Los resultados mostrados
en la figura 4.8 muestran la funcién de distribuciéon acumulada (CDF),
calculada sobre todas las realizaciones de una misma simulacién, de la
penalizacién de potencia por debajo de 6.5 dB para cinco casos: senal
recibida (figura 4.8b), recibida incluyendo un MF justo detras de cada
conector (figura 4.8c), y recibida e igualada mediante DFE (figura 4.8d),
STR-DFE (figura 4.8¢), y LC-BiDFE (figura 4.8f). En todos los casos,
la isolinea correspondiente a CDF = 99 % se resalta dado que este es
el percentil que se considera como limite para valorar la viabilidad del
enlace.

Cuando se compara este sistema con el de la subsecciéon 4.4.1, con
un Unico tramo de fibra y sin conectores, hay dos principales fenéme-
nos que se mantienen validos para todos los receptores. Por un lado, el
efecto combinado del acoplamiento modal en los conectores y una fuen-
te coherente, como es el STM-VCSEL, genera en el fotodiodo términos
coherentes que contribuyen a una degradacién adicional de la senal re-
cibida. Tal y como se ha explicado anteriormente en la subsecciéon 4.2.2,
estos términos se originan a partir del batido entre los campos modales
acoplados y dependen ademas de la diferencia de fase entre ellos [55], y
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Figura 4.8: CDF de la penalizacion de OSNR respecto a un canal AWGN menor
a 6.5 dB para obtener una BER — 107'2 sobre 5000 realizaciones, para cada valor
dado de ratio modal (MRrx) y longitud del tramo de fibra (Ltx), del modelo de
cableado de SSMF incluyendo conectores en los extremos y un STM-VCSEL (a).
Resultados correspondientes a las sefiales recibida (b), recibida incluyendo un MF
justo detras de cada conector (c), y recibida e igualada mediante DFE (d), STR-DFE
(e), y LC-BiDFE (f).
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4.4 Alcance extendido con igualacion en enlaces de SSMF

por esto, a diferencia de los términos incoherentes, no pueden ser com-
pensados de forma apropiada por los igualadores dada su naturaleza no
lineal (ver Apéndice al final de la tesis). Por otro lado, la relacion inversa
entre las pérdidas por acoplamiento y el nivel de MRtx (como se mues-
tra en la figura 4.4) provoca el peor rendimiento de los receptores en el
rango negativo de MRrx respecto al positivo.

El receptor convencional detecta directamente la sefial propagada a
lo largo del enlace de SSMF, y los resultados correspondientes de la
figura 4.8b muestran un rendimiento muy pobre; este receptor sélo es
valido (CDF > 99 %) si el modo LPg; esta mucho mas excitado que el
LP;; (MRrx > 14 dB). La cobertura maxima del receptor convencional
es de solamente 100 m cuando MRrtx = 15 dB. Si se incluye un MF
en cada conector (figura 4.8c), el sistema puede extender su rango de
operacién valido tanto en MRy como en alcance méximo: el enlace es
viable para MRrtx > 6 dB, alcanzando un méximo de 1.15 km para
MRTX == 15 dB

Si se aplica procesado DFE a la senal recibida (figura 4.8d), el alcance
se ve claramente incrementado comparado con el del receptor conven-
cional (con o sin incluir MF), pero el sistema permanece fuertemente
limitado para valores negativos de MRrx. Asi, el alcance maximo exce-
de los 2 km para MRrtx = 15 dB, pero se reduce progresivamente para
valores menores de MRrx hasta alcanzar un minimo de 50 m alrededor
de MRtx = —6 dB, distancia que se mantiene hasta MRrx = —15 dB.

La posibilidad de escoger entre el DFE en modo de operacién en
tiempo directo e inverso que posee el STR-DFE (figura 4.8¢), beneficia
a la cobertura para valores de MRrx negativos y alrededor de 0 dB,
mientras que se mantiene el alcance para valores positivos de MRy,
comparado con el DFE convencional. El STR-DFE presenta un alcance
minimo de 0.8 km para MRrx = —10 dB que aumenta hasta alcanzar
1.15 km para MRrx = —15 dB. El efecto combinado de las pérdidas
por acoplamiento y la interferencia no lineal, provoca la asimetria en
el comportamiento de STR-DFE si se compara con los resultados de la
figura 4.7, donde el peor caso corresponde a MR = 0 dB.

Finalmente, combinando las salidas de los dos modos de operacion del
DFE (tiempo directo e inverso), LC-BiDFE (figura 4.8f) puede extender
la cobertura proporcionada por cada modo de operacién por separado.
Comparado con el STR-DFE, el aumento de cobertura se obtiene tanto
en el rango positivo de MRy, se alcanzan los 2 km para MRrx = 8 dB,
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Capitulo 4. Igualacion de seriales en SSMF a 850 nm con propagacion bimodal

como en el negativo, 1.45 km para MRrx = —15 dB. Pero sobre to-
do, al igual que en los resultados previos de la figura 4.7, la mejora de
LC-BiDFE respecto a STR-DFE se maximiza para valores de MRrx
alrededor de 0 dB; aqui, LC-BiDFE explota al méaximo la diversidad
inherente entre los dos flujos igualados, e incluso la interferencia no li-
neal se cancela parcialmente dado que el proceso de igualaciéon de ambos
modos de operacién produce cierto grado de incorrelacién entre las com-
ponentes de ISI residual correspondientes a ambas salidas. Aun asi, las
mayores pérdidas de acoplamiento para valores menores de MRrx, im-
plica de nuevo una menor cobertura para valores negativos de MRrx, v
ahora el alcance minimo de 1.45 km se obtiene para MRtx = —14 dB.
Estos resultados confirman que el receptor LC-BiDFE es capaz de incre-
mentar de manera eficaz la cobertura de un enlace de SSMF a 850 nm
para cualquier condicién de excitacion generada por un STM-VCSEL.

4.4.3 VCSEL multimodo transversal y modelo de cableado
SSMF

En esta seccion se analiza el modelo de cableado de la figura 4.8a combi-
nado con un MTM-VCSEL como fuente 6ptica. Los resultados de CDF
del STR-DFE y del LC-BiDFE se muestran en la figura 4.9, donde se
incluye también el espectro 6ptico de potencia normalizado de la fuente.
La utilizacion de un MTM-VCSEL combinado con el elevado valor de
DMD de la SMF-28, acarrea como consecuencia que el sistema IM/DD
sea considerado incoherente [64]. En términos generales, el producto en-
tre el retardo diferencial entre las componentes de una onda y el ancho de
banda de la fuente éptica que genera dicha onda, define una interaccion
incoherente si se satisface la relacion: At - Af > 1. El MTM-VCSEL
considerado tiene una separacién entre sus componentes espectrales de
0.4 nm (ver figura 4.9a) y, teniendo en cuenta la DMD de la SMF-28,
la interaccién modal se puede considerar incoherente para para longitu-
des de fibra L. > 2.8 m, que es la longitud tipica de un latiguillo. Sin
embargo, cabe sefialar que los resultados de pérdidas por acoplamiento
en los conectores de la subseccién 4.2.2 se mantienen igualmente validos
para sistemas incoherentes. Ademas, los distintos picos espectrales del
MTM-VCSEL contribuyen a que la GVD no pueda despreciarse: para el
espectro de la figura 4.9a y un enlace de 2 km, un pulso a 10 Gb/s sufre
un ensanchamiento temporal de mas del 30 %.
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Figura 4.9: CDF de la penalizacion de OSNR respecto a un canal AWGN menor
a 6.5 dB para BER = 1072 sobre 5000 realizaciones, para cada valor dado de ratio
modal (MRrx) y longitud del tramo de fibra (Ltx), del modelo de cableado SSMF
de la figura 4.8a y empleando un MTM-VCSEL, cuyo espectro 6ptico se muestra en
(a). Resultados correspondientes a la sefal recibida e igualada mediante STR-DFE
(b), y LC-BiDFE (¢).
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Capitulo 4. Igualacion de seriales en SSMF a 850 nm con propagacion bimodal

La incoherencia de la fuente provoca que se cancelen los términos de
batido en el fotodiodo y los términos incoherente restantes si pueden ser
compensados de manera efectiva por los igualadores (ver Apéndice de la
tesis). Con todos estos efectos combinados, los dos igualadores presentan
en general peores resultados alrededor de MRrx = 0 dB, como ocurre
en la figura 4.7 para un escenario sin conectores, aunque ahora las pér-
didas por acoplamiento causan que el alcance minimo se dé para valores
negativos de MR, como en los resultados previos de la figura 4.8. Con
todo, los resultados presentan en general un alcance menor si se compa-
ran con los obtenidos mediante un STM-VCSEL en la figura 4.8 debido
a la GVD. Incluso aunque los igualadores basados en DFE son capaces
de cancelar la ISI inducida por al GVD, como se menciona en la subsec-
cion 4.3.1, la SNR efectiva de la senal igualada queda reducida debido al
realce de ruido inducido por el FWF.

De la figura 4.9, el STR-DFE presenta un alcance minimo de 0.65 km
para MRrx = —3 dB, alcanzando 1.8 km para MRrx = 15 dB y 1.1 km
para MRrx = —15 dB. Por su parte el LC BiDFE alcanza como minimo
1.15 km para MRrx = —7 dB, y 1.85 km y 1.2 km para MRrx = 15 dB
y MRrx = —15 dB respectivamente.

4.5 Conclusiones y resumen

Se ha analizado la combinacién de un VCOSEL emitiendo a 850 nm con
la utilizacion de SSMF como medio de transmisiéon. La principal per-
turbacién del enlace surge de la propagacién bimodal, la cual muestra
poseer un comportamiento heterogéneo a 850 nm, tanto en magnitud
como en signo de la DMD, entre los diferentes modelos comerciales de
fibra disponibles en el mercado. Se ha comprobado que la respuesta al
impulso del canal estd condicionada no sélo por la excitacion del VCSEL
sino también por el signo de la DMD de la SSMF. También se ha podido
verificar que el acoplamiento modal generado por conectores 6pticos des-
alineados en el enlace puede degradar severamente la senal transmitida,
ocasionando con ello interferencia y pérdidas adicionales a las generadas
por la propia SSMF. Se ha derivado un modelo para calcular estadistica-
mente las pérdidas y el acoplamiento modal generados por un conector
optico con desplazamiento lateral. Este modelo se ha utilizado a su vez
en las simulaciones sobre el modelo de cableado estandar de SSMF.

104



4.5 Conclusiones y resumen

El receptor convencional combinado con MF ha mostrado tener limi-
taciones a la hora de combatir la dispersién modal, especialmente cuando
el modo LPy; en la fibra esta excitado por el VCSEL con un nivel su-
perior al que lo esta el LPy;. Adicionalmente, el MF puede ser dificil de
implementar en enlaces de SSMF ya instalados pues se requeriria incluir
un filtro en cada interconexién del enlace. El procesado clésico DFE tam-
bién muestra un rendimiento deficiente cuando las condiciones del canal
generan una respuesta al impulso en la que la mayorfa de su energia se
localiza en las muestras méas retardadas.

La implementacién del modo en tiempo inverso permite a los iguala-
dores STR-DFE y LC-BiDFE combatir la dispersion modal de la SSMF
para cualquier valor de DMD si el orden del FBF es suficientemente alto
para compensar el maximo retardo inducido por el canal. Sin embar-
go, el LC-BiDFE presenta el mejor rendimiento al combinar las salidas
de los modos de operacién en tiempo directo e inverso, reduciendo asi
el realce de ruido global y el término de ISI residual. De ese modo, el
LC-BiDFE asegura un alcance minimo de 1.45 km a 10 Gb/s para cual-
quier condicién de excitacién modal generada por un STM-VCSEL un
en un despliegue realista de un tnico tramo de fibra con latiguillos en
los extremos, donde se tienen en cuenta los efectos de acoplo y pérdidas
generados por los conectores épticos. Si se sustituye la fuente por un
MTM-VCSEL, el efecto de la GVD toma importancia y el alcance mini-
mo as{ obtenido por el LC-BiDFE se reduce ligeramente aun permitiendo
alcanzar 1.15-km.
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Capitulo 5

Receptores MIMO para
senales con multiplexacion
modal en SSMF a 850 nm

En este capitulo se muestran los resultados de aplicar
procesado de entrada maltiple y salida maltiple (MIMO) en
un sistema con multiplezacion por division modal (MDM)
sobre fibra monomodo estandar (SSMF) a 850 nm. Esta es
la primera vez que se aplica estas estructuras para la re-
cepcion de senales con MDM en este escenario de propaga-
cton bimodal. Por medio de simulaciones numéricas, los dis-
tintos receptores propuestos han sido evaluados en su capa-
cidad de compensar la interferencia entre las distintas se-
nales transmitidas, debida a los elementos que permiten la
multiplezacion/de-multiplezacion (MUX/DEMUX) y a los co-
nectores que pueda incluir el enlace de SSMF.
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Capitulo 5. Receptores MIMO para senales con multiplexacion modal en SSMF a 850 nm

La estructura de este capitulo es la siguiente. En el pri-
mer apartado, seccion 5.1, se presentan los antecedentes y la
motivacion del capitulo. En la seccion 5.2, se describen los dis-
tintos esquemas MIMO evaluados, basados todos en el igua-
lador con realimentacion de decisiones previas (DFE). En la
seccion 5.8, se estudia la aplicacion de estos esquemas de re-
cepcion en un sistema 2 X 2 MDM sobre SSMF a 850 nm
por medio de simulaciones numéricas. En primer lugar, se
describe el modelo del sistema MDM sobre SSMF a 850 nm.
Sequidamente, se muestran los resultados correspondientes a
los receptores propuestos para dicho modelo, el cual en pri-
mer lugar sélo genera diafonia entre las senales transmitidas
a través de los dispositivos de MUX/DEMUX, y a continua-
cion se incluye también el efecto de anadir conectores en el
enlace. Finalmente, en la seccion 5.4 se muestra un resumen
de los resultados obtenidos y las principales conclusiones que
se deriwan de los mismos.

5.1 Introduccién: antecedentes y motivacion

En la actualidad, el limite de capacidad tedrico de la fibra éptica como
medio fisico de transmision esté cerca de ser alcanzado [65]. La MDM es
un enfoque prometedor propuesto para multiplicar la capacidad méaxima,
por fibra, cuya base tedrica se fundamenta en aprovechar la propagacion
ortogonal de los modos en la fibra éptica de manera que estos actien
como canales independientes sobre los que transmitir distintos flujos de
informacién [66]. Sin embargo, en la practica es dificil mantener esta
condicién de ortogonalidad entre los modos a lo largo de un despliegue de
fibra real. Ademas de la dificultad de implementar la excitacion /seleccion
efectiva de los modos, puede producirse acoplamiento entre los modos
propagados debido a mecanismos propios de la fibra (imperfecciones en
la fibra, dobleces, ...) pero también a causa de los distintos elementos
que forman el enlace (conectores, empalmes, ... ). Ante esta perspectiva,
la utilizacién del procesado MIMO, desarrollado originariamente para
comunicaciones en inaldmbricas, se presenta como una herramienta tutil
para combatir este tipo de degradacién sobre las senales transmitidas.
De este modo, el procesado MIMO ha permitido implementar sistemas
con MDM en comunicaciones opticas sobre fibra éptica: por ejemplo,
se han publicado propuestas para aumentar la capacidad de enlaces de
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Figura 5.1: Esquema correspondiente a un sistema 2x2 MDM sobre SSMF a 850 nm.

larga distancia sobre fibra de pocos modos a 1550 nm [67], o en enlaces
de corto alcance sobre MMF a 1550 nm [68].

La utilizacién de la SSMF en la ventana de 850 nm se ha presenta-
do como una solucién que permite incrementar el alcance proporcionado
por la MMF [43]. A 850 nm, solamente dos modos linealmente polari-
zados, LPg; v LP1q, se propagan en la SSMF, como se ha descrito en el
Capitulo 5 de esta tesis. Esta caracteristica hace que esta interfaz sea
susceptible de soportar un sistema MDM 2 X 2 que le permita doblar su
capacidad (ver figura 5.1). Sin embargo, la principal desventaja emerge
de la diferencia entre las velocidades de grupo de los dos modos propaga-
dos, que provoca que el valor del retardo modal diferencial (DMD) pueda
alcanzar valores elevados de méas de 2 ns/km o incluso de valor negativo
(ver subseccion 4.2.1).

Como ya se ha comentado, los elementos mas criticos en un siste-
ma con MDM son el MUX y el DEMUX. Especificamente para SSMF a
850 nm, se han publicado varias propuestas de MUX/DEMUX basados
en acopladores de fibra, cuyos resultados tedricos muestran un gran ren-
dimiento en cuanto a la seleccion /rechazo de los modos, asi como bajos
valores de pérdidas y amplio ancho de banda de trabajo [69] [70]. A la
vista de estos resultados, el procesado MIMO parece innecesario apa-
rentemente. Sin embargo, en una implementacion real existen algunos
factores que pueden degradar el rendimiento de los MUX/DEMUX co-
mo son las tolerancias de fabricacion relajadas, la falta de sintonizacion
de las fuentes y el comportamiento no ideal de otros elementos necesarios
para implementar la MDM como son los conversores de modos [71] y/o
los filtros modales [69] [72]. Ademas, si se pretende aprovechar la herencia
de los despliegues de SSMF' ya instalados, la inclusion de los elementos
de MUX/DEMUX para ampliar la capacidad de los enlaces heredados
hace indispensable el uso de conectores, que son una fuente de acopla-
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miento modal (como se ha estudiado en la subseccion 4.2.2), y por tanto
pueden generar interferencia entre las distintas senales transmitidas.

Para combatir todas estas fuentes de degradacién de las senales trans-
mitidas, en este capitulo se proponen estructuras de recepcion MIMO
basadas en la igualacion DFE. Estos esquemas se ajustan adecuada-
mente a las caracteristicas propias de la propagacién modal en SSMF
a 850 nm, permitiendo asi compensar de manera efectiva tanto el aco-
plo entre modos, debido a conectores o a los MUX/DEMUX, como la
dispersién modal.

5.2 Receptores MIMO: definiciones

En esta seccién, se describen los esquemas de recepcién MIMO utilizados
en este capitulo para compensar las distorsiones sufridas por las senales
en un sistema con MDM sobre SSMF a 850 nm. Los esquemas de iguala-
cion MIMO propuestos estan basados en el igualador DFE fraccionario
a T/2 bajo criterio MMSE. La igualaciéon DFE, que ha sido estudiada en
el Capitulo 5 de este trabajo, proporciona baja probabilidad de error en
canales dispersivos a la vez que permite una baja complejidad asociada
a la recepcion. El igualador de entrada simple y salida simple (SISO)
DFE esta compuesto por un filtro de respuesta al impulso finita directo
(FWF) de K,, + 1 coeficientes que opera sobre la sefial muestreada al
doble de la tasa de simbolo, y de un filtro de realimentacion (FBF) de K,
coeficientes sobre la secuencia de simbolos detectados previamente (ver
figura 5.2a). La capacidad del DFE de cancelar parte de la IST mediante
el FBF otorga al igualador las virtudes previamente senialadas. Por un
lado, el FBF permite sustraer de la senal la IST generada por los simbolos
previamente detectados de manera que no se produce realce de ruido en la
senal. Ademas, dado que el FBF opera sobre simbolos cuantificados, que
toman valores enteros asociados a puntos de la constelacién de la modu-
lacién utilizada, la operacién de filtrado puede implementarse mediante
operaciones de suma y desplazamiento de registro, evitando operaciones
de producto entre ntimeros reales que son mucho més costosas desde el
punto de vista de la implementacién hardware.
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NTX = 2.

111



Capitulo 5. Receptores MIMO para senales con multiplexacion modal en SSMF a 850 nm

5.2.1 MIMO-DFE

El receptor MIMO-DFE opera sobre las Ny senales recibidas con el fin
de estimar los Nrx flujos de datos transmitidos (ver figura 5.2b). Sobre
cada una de las Nrx senales recibidas sobremuestreadas se aplican Npx
FWF, para obtener las contribuciones correspondientes a la estimacién
de cada senal transmitida. A continuacion, sobre cada una de las Npx
estimaciones, se aplican Nrx FBF que permiten cancelar la interferencia
causada por los simbolos previamente detectados, tanto los del mismo
flujo que generan ISI como los del resto de los flujos que generan inter-
ferencia co-canal (CCI) [73] [74].

5.2.2 FC-OSIC MIMO-DFE

Con el fin de mejorar el rendimiento en la detecciéon en sistemas MIMO,
se pueden implementar estructuras de recepcién basadas en la cancela-
cion de interferencia sucesiva ordenada (OSIC). De forma general, estas
estructuras operan de forma secuencial, detectando en cada iteracién el
flujo de datos méas favorable y sustrayendo la contribucién de dicho flu-
jo detectado de las senales recibidas, de forma que esta componente de
CCI se elimina y asi la diversidad explotada en la deteccién aumenta
progresivamente en cada iteracion.

El esquema OSIC con conexién completa (FC-OSIC) para MIMO-DFE
se define en [74]: este esquema aplica un detector MIMO-DFE (como el
de la figura 5.2b) sobre todas las sefiales recibidas en cada iteracion, pero
s6lo el flujo transmitido de MMSE se conserva y se utiliza para cancelar
la interferencia (ver figura 5.2c). De este modo, para la detecciéon de cada
flujo de datos transmitidos se detectan implicitamente el resto de flujos,
aunque luego se descartan, y se aprovecha asf toda la capacidad del es-
quema MIMO-DFE en cada iteracién. Sin embargo, esta caracteristica
implica que el detector puede ser mas vulnerable a errores de detecciéon
que pueden propagarse a través de las estructuras de realimentacion [74].
Ademas, la complejidad asociada a este detector es Npx veces la aso-
ciada al esquema MIMO-DFE, si se asume la misma configuraciéon en
cuanto al orden de los filtros que forman ambos esquemas.
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5.8 Deteccion MIMO para sistemas 2 X 2 MDM sobre SSMF o 850 nm

5.2.3 MIMO LC-BiDFE

El esquema del receptor MIMO-DFE bidireccional con combinacién li-
neal (MIMO LC-BiDFE) se define como una extension al escenario MI-
MO de la implementacién SISO, la cual ha sido estudiada en el Capitu-
lo 5 de esta tesis [75]. El esquema SISO LC-BiDFE opera combinando
las salidas ponderadas de un DFE aplicado a la sefial recibida (modo de
operacion directo), y de otro igualador DFE que opera sobre la muestras
de la misma senial recibida dispuestas en orden invertido al que se reci-
ben (modo de operacion inverso). De este modo, el igualador LC-BiDFE
permite reducir el MSE de la salida global respecto a cada salida del
modo de operacion por separado (ver subseccion 4.3.3).

Como se muestra en la figura 5.2d, el receptor MIMO LC-BiDFE esta
formado por dos secciones: una operando en tiempo directo y la otra en
tiempo inverso. La seccién en tiempo directo es exactamente igual al es-
quema MIMO-DFE mostrado en la figura 5.2b. Por su parte, la seccién
en modo inverso aplica también un esquema MIMO-DFE pero sobre las
muestras invertidas temporalmente de las sefiales recibidas, para luego
volver a invertir en tiempo las salidas igualadas. Finalmente, las salidas
de ambas secciones, correspondientes a un mismo flujo transmitido, se
ponderan dependiendo de su propio valor de MSE y se suman; de este
modo, cada salida global es una combinacién lineal de las salidas de am-
bas secciones para cada uno de los flujos de informaciéon estimados. Asi,
para una misma configuraciéon en el orden de los filtros, la complejidad
asociada a este esquema es el doble de la correspondiente al esquema
MIMO-DFE para cualquier namero de flujos de datos transmitidos.

5.3 Deteccion MIMO para sistemas 2 x 2 MDM sobre
SSMF a 850 nm

En esta seccion, se aplican los esquemas de recepcién MIMO, descritos
en la seccién anterior, para compensar las distorsiones sufridas por las
sefiales transmitidas en un sistema con MDM sobre SSMF a 850 nm.
Primeramente, en esta seccién, se describe el modelo de las simulaciones
que se utiliza para evaluar los distintos receptores. Seguidamente, sobre
dicho modelo, se estudia la capacidad de los receptores de combatir la ISI
y la CCI debida a la posible diafonia inducida por los MUX/DEMUX.
Finalmente, se incluye el efecto del acoplamiento modal generado por
conectores desalineados en un despliegue realista de SSMF.
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5.3.1 Modelo de las simulaciones

El modelo de simulacién consiste en un enlace de SSMF de 1 km con
seniales moduladas en intensidad y con deteccion directa (IM/DD), con
un valor de pérdidas de absorcion de la fibra de 1.8 dB/km y donde los
efectos no lineales asociados a la misma se desprecian (ver figura 5.1).
Las dos senales eléctricas OOK a 10 Gb/s, que modulan sendas portado-
ras Opticas estrechas, son previamente filtradas por un filtro Gaussiano
con una respuesta al escalon de Togo_gon = 47 ps; en el receptor, se
aplica a ambas senales fotodetectadas un filtro Bessel de orden 4 con
una frecuencia de corte de 7.5 GHz. La SSMF se modela segin las es-
pecificaciones del modelo SMF 28 de Corning, que ha sido estudiado en
la seccion 4.2, que dan lugar a un valor de DMD = 2.1 ns/km. Ademas,
la SMF-28 induce GVD (~85 ps/(km-nm) para ambos modos), aunque
el factor de ensanchamiento sobre los pulsos a 10 Gb/s es menor al 1%
para el enlace de 1 km.

En este modelo, se asume que las senales incidentes al MUX son pu-
ramente pertenecientes al modo LPy; (ver figura 5.1), y que a lo largo
del tramo de SSMF no se produce acoplamiento entre los modos propa-
gados, debido principalmente a que la diferencia relativa entre indices
efectivos de refraccién de ambos modos propagados es suficientemente
grande (aproximadamente un 40 % de la maxima diferencia dada por los
indices del ntucleo y la cubierta) y la longitud del enlace simulado es re-
lativamente corta [12]. Asi, las unicas fuentes de interferencia debido al
acoplamiento modal son los MUX/DEMUX y los conectores 6pticos.

Los dispositivos de MUX/DEMUX modelados incluyen todos los ele-
mentos, aparte de los acopladores de fibra, necesarios para la implemen-
tacion del sistema con MDM, como los filtros modales y los conversores
de modos [69] [71] [72]. La degradacion global inducida por todos los ele-
mentos se modela como cierto nivel de diafonia en cada una de las salidas,
de manera que a la salida del MUX la potencia instantidnea transmitida
sobre la SSMF para ambos modos se expresa como:

P = KUY PO KL &)
P =K Po, + KR (52)
Donde P)!, y P{., se definen como las potencias instantdneas de

las senales de entrada al MUX (ver figura 5.1). Asi, podemos definir la
diafonfa en el MUX mediante:
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XTJV[UX — KiWUX/Ké\JUX (53)

Y de forma andloga para el DEMUX, la potencia instantdnea de las
dos senales demultiplexadas y la diafonia se definen mediante:

PUL, = KDPMUX . PIL KPP Py 54
PUL = KDPMUX . PLL 4 KPP ply 55
XTDEMUX — KlDEJ\JUX/Ké)EMUX (56)

Ademiés, se asume que ninguno de los dispositivos introduce pérdidas
y por lo tanto:

K{\/[UX + Ké\/IUX _ KlDE]\/[UX + KzDEMUX =1 (5.7)

5.3.2 Evaluacion: BER y penalizaciones de potencia.

Para evaluar los distintos esquemas de recepciéon MIMO, en esta seccién
se calculan las correspondientes tasas de error de bit (BER) mediante el
meétodo cuasi-analitico [59], asumiendo ademas que las configuraciones
de los filtros de los esquemas de igualacién basados en DFE se mantienen
en todos los casos en K, =4y K, = 25.

5.3.2.1 Diafonia debida a la (de-)multiplexacion

En este primer apartado, se considera que solo los MUX/DEMUX ge-
neran interferencia entre las dos sefales transmitidas. En primer lugar,
se simula el enlace de 1 km de SSMF segtn el modelo descrito anterior-
mente considerando que el nivel de XT es el mismo tanto a la salida del
MUX como del DEMUX (XTypx = XTpeuvx = XT). Para evaluar a
los distintos receptores, la BER de cada flujo de datos en funcién de la
OSNR se compara con un sistena MDM ideal, el cual no sufre de acoplo
modal (XT = oo), donde cada salida es detectada sin igualacion. Asi,
en las figuras 5.3a-b, se dibujan las curvas correspondientes a cada flujo
detectado para los distintos receptores. Se incluyen los resultados de un
sistema MDM ideal con un receptor convencional sin igualacién, y de
un sistema con XT = 6 dB para un receptor convencional y para los es-
quemas MIMO-DFE, FC-OSIC y LC-BiDFE. También se muestra en las
figuras 5.3c-f las respuestas al impulso del canal MIMO para el caso con
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Figura 5.3: BER en funcién de la OSNR para los flujos de datos 1 (a) y 2 (b) para
el receptor convencional (SISO RX) y los igualadores MIMO con XT = 6 dB en el
MUX/DEMUX, y para el receptor SISO RX con XT = co. Respuestas al impulso
del canal MIMO para XT = 6 dB (c-f).
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acoplamiento, donde h;;(t) relaciona el i-ésimo flujo de entrada con el
j-ésimo recibido; ademés, las contribuciones de ISI y CCI generadas por
el DEMUX y el MUX se senialan con circunferencias de trazo continuo y
discontinuo respectivamente.

La BER del receptor convencional (SISO RX en las figuras 5.3a-b) pa-
ra el caso con acoplamiento entre modos generado en el MUX/DEMUX
se degrada severamente si se compara con una transmision ideal sin aco-
plamiento (SISO RX, XT = o0); la consecuencia de sufrir un valor de
diafonfa XT = 6 dB es que se requiere un incremento de OSNR de 7.1 dB
para alcanzar una BER = 1072,

Como se sefiala en |74], el retardo de detecciéon en un DFE es un pa-
rdmetro critico del igualador y su valor debe minimizar el MSE de los
simbolos estimados. En un esquema MIMO-DFE, debido a que la detec-
cién de los distintos flujos se realiza en bloque, se precisa que el valor
del retardo de deteccion sea el mismo en todos los flujos, de manera que
los distintos FBF puedan disponer de todas las estimaciones previas de
los simbolos. Esta caracteristica limita fuertemente el funcionamiento del
esquema MIMO-DFE en canales muy dispersivos, como se puede ver en
las figuras 5.3a-b. En este caso, el retardo de detecciéon 6ptimo coincide
con la primera contribucién en h;;(t) (alrededor de ¢t = 4T, ver figuras
5.3a-f). Al detectar el flujo 1 (figura 5.3a), el igualador opera de forma
adecuada ya que el retardo coincide con el nivel més alto en hy1(t): la
ISI (circunferencia de trazo continuo en la figura 5.3c) y la CCI (ha (2),
figura 5.3d) se pueden compensar adecuadamente por medio de los FBF
principalmente. Sin embargo, el retardo 6ptimo coincide con la contribu-
cion de menor nivel en hgy(t) (figura 5.3f), por lo que la BER obtenida
al detectar el flujo 2 resulta dramaticamente alta, como se aprecia en
la figura 5.3b. Aunque el igualador puede compensar adecuadamente la
interferencia, la SNR a la salida del mismo es muy pobre debido al bajo
nivel de la senal en el instante correspondiente al retardo de deteccién
y por lo tanto la penalizacién de potencia 6ptica, respecto al receptor
convencional para XT = oo, aumenta drasticamente resultando incluso
prohibitiva.

El receptor FC-OSIC MIMO-DFE opera detectando el flujo 1 exacta-
mente igual que el receptor original MIMO-DFE, y por lo tanto la BER
es la misma para ambos receptores en la figura 5.3a. Una vez detectado
y cuantificado dicho flujo de datos, su contribucién en la senal recibida
se sustrae y de ese modo toda la CCI sobre el flujo 2 se elimina. Esto
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se traduce en que la nueva respuesta al impulso del canal MIMO, vista
por el igualador en la segunda etapa del detector OSIC, se anula para
hi1(t) ¥ hia(t). De este modo, en la segunda etapa, el retardo de detec-
cién 6ptimo ahora si coincide con el mayor nivel de senal en hay(t). Sin
embargo, cabe sefialar que, con esta configuracion, la IST (correspondien-
te a las contribuciones en t = 4T en hgy(t) y hea(t) en la figura 5.3d y
la figura 5.3f) no puede ser compensada mediante los correspondientes
FBF dado que corresponde a simbolos que todavia no han sido detecta-
dos. Con todo, la cancelacion total de la CCI permite que la BER para
el flujo 2 (figura 5.3b) sea menor que la obtenida para el flujo 1, ya que
en este caso concreto la componente original de CCI, la cual se elimina
tras la primera etapa de deteccién, es mucho mayor que la componente
de ISI residual que no se compensa en la segunda etapa.

Finalmente, el esquema MIMO LC-BiDFE produce una BER similar
para ambos flujos. Al detectar el flujo 1, el combinador de diversidad
pondera la salida del modo de operacion en tiempo directo al 97 % del
total y la salida en tiempo inverso al 3 % restante, y por lo tanto la BER
obtenida coincide practicamente con la de los receptores MIMO previos
(ver figura 5.3a). Por otro lado, el combinador carga la salida del modo
de operacion en tiempo inverso a un 97 % del total para detectar el flujo
2. Debido a la simetria del canal (mismo valor de XT en el MUX y en el
DEMUX), la respuesta al impulso invertida temporalmente para la senal
recibida 2 (figuras 5.3e-f) coincide casi en su totalidad con la respuesta
al impulso original para la senal 1 (figuras 5.3c-d), y debido a esto es
la BER obtenida al detectar el flujo 2 es muy similar a la obtenida al
detectar el flujo 1 (ver figuras 5.3a-b). El principal beneficio del esquema
LC-BiDFE radica en aprovechar el modo inverso para detectar el flujo 2;
para la seccién en modo inverso, el retardo de deteccién é6ptimo coincide
con el mayor nivel de senal para el flujo 2 (haa(t)), que corresponde ahora
con la primera contribucién en la versién invertida en el tiempo, lo cual
permite al igualador cancelar tanto la ISI como la CCI por medio de los
FBF correspondientes.

A continuacion, se ha obtenido la penalizaciéon de OSNR, media entre
ambos flujos en funcién de XT para alcanzar una BER = 107'2, para
el receptor convencional y para los receptores MIMO, todos respecto el
receptor convencional con XT = oo, y los resultados se muestran en la fi-
gura 5.4. La penalizacién del receptor convencional se torna significativa
para XT < 20 dB, como efectivamente se senala en [72], incrementandose
progresivamente para valores menores de XT. La penalizacién correspon-
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Figura 5.4: Penalizacién de potencia media entre ambos flujos para alcanzar
BER = 107!2 en funcioén de XT para los receptores MIMO respecto al receptor SISO
RX con XT = oo.

diente al esquema clasico MIMO-DFE se sale de los margenes de la figura
dado su pobre rendimiento en este escenario. Sin embargo, los esquemas
FC-OSIC y LC-BiDFE presentan un buen rendimiento en la reduccién
de la distorsion de la senal generada por los MUX/DEMUX: ambos re-
ceptores obtienen una curva de penalizaciéon similar y siempre claramente
menor que la correspondiente al receptor convencional. Para valores muy
altos de acoplamiento como es XT = 6 dB, el esquema FC-OSIC presen-
ta una penalizacién ligeramente menor que LC-BiDFE: 1.6 dB y 2.1 dB,
respectivamente, lo que implica un margen adicional de diafonia de al
menos 5 dB respecto al receptor convencional. Se puede apreciar ademés
que para valores bajos de diafonia (XT > 12 dB), la penalizacion de
ambos receptores MIMO es incluso negativa y tiende asintéticamente a
0.8 dB para valores muy altos de XT. Este comportamiento significa que
los receptores MIMO alcanzan la BER objetivo para valores de OSNR
menores a los que lo hace el receptor convencional en un sistema MDM
ideal sin acoplamiento (XT = 00), y esto es posible gracias a la capacidad
de lo igualadores de compensar la ISI residual debida a la limitacion en
banda inherente al sistema IM/DD, modelada en este trabajo mediante
los filtros eléctricos.

Hasta ahora en esta seccién, se ha asumido que el acoplamiento entre
los modos o flujos transmitidos es el mismo tanto en el MUX como en
el DEMUX. Sin embargo, esta presuncién no tiene por qué cumplirse
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mas atn si se tiene en cuenta que la implementacién de ambos puede
ser diferente. Por ejemplo, tal y como se senala en [71] [72], un conver-
sor modal que convierta el modo LPy; al LPy; es imprescindible en el
MUX, mientras que este elemento no es necesario en el DEMUX dado
que el fotodiodo es igualmente sensible a ambos modos. Por otro lado,
segun la propuesta de [72], la inclusion un filtro modal en el DEMUX
es recomendable para obtener una buena relacién de extincién del modo
superior.

Con el fin de evaluar por separado la influencia de la diafonia genera-
da en ambos elementos, en la figura 5.5 se muestran las penalizaciones en
funcién del nivel de XT en el MUX y en el DEMUX; se muestran los re-
sultados para el receptor convencional sin igualacion (figura 5.5a), y para
los receptores MIMO-DFE FC-OSIC (figura 5.5b) y MIMO LC-BiDFE
(figura 5.5¢), todo referidos al receptor convencional en un sistema MDM
con XT = oo en ambos dispositivos MUX y DEMUX. Para el receptor
convencional, la penalizacién no depende de donde se genera la diafo-
nia, dado que no se compensa. Asi, para una penalizacién maxima de
1 dB, el receptor puede soportar hasta un valor de diafonia dado por
XT >13.2dB en el MX y el DMX (XTyux = XTpeuvx = XT), que
puede ampliarse hasta XT = 10.7 dB si alguno de los dos elementos
asegura un valor al menos de XT > 20 dB.

Por su parte, los esquemas MIMO permiten reducir en términos ge-
nerales los valores de penalizacién de forma notable. Sin embargo, estos
esquemas MIMO basados en DFE se comportan de manera distinta de-
pendiendo de donde se genera la diafonia si en el MUX o el DEMUX,
debido a que las correspondientes contribuciones interferentes en la res-
puesta al impulso del canal se compensan de modo distinto. Por ejemplo,
para el canal MIMO simulado anteriormente, en la respuesta al impulso
mostrada en las figuras 5.3c-f se ha sefialado con circunferencias de trazo
discontinuo las contribuciones debidas a la diafonia generada en el MUX
y con circunferencias de trazo continuo las generadas en el DEMUX. Si
atendemos por ejemplo a como el receptor MIMO DFE actta para de-
tectar el flujo 1, que es equivalente a como detectan ese mismo flujo los
otros receptores FC-OSIC y LC-BiDFE, se puede apreciar que el tér-
mino generado por el MUX en hs(t) coincide con el retardo 6ptimo de
deteccion (anteriormente senalado alrededor de t = 4T") que corresponde
al instante de mayor nivel en hq;(t), por lo tanto el igualador compensa
este término mediante los FWF, a diferencia de los términos generados
por el DEMUX (alrededor de t = 25T") que se pueden compensar me-
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Figura 5.5: Penalizaciéon de potencia o6ptica media entre ambos flujos para
BER = 10™'2 en funcion del nivel de diafonia en el MUX (XTwmux) y en el DEMUX
(XTpemux) para el receptor convencional (a), y para los receptores MIMO-DFE
FC-OSIC (b) y MIMO LC-BiDFE (c), todos respecto el receptor convencional en un
sistema sin diafonia (XTMUX = XTDEMUX = OO)

diante los FBF evitando asi el realce de ruido. Esta es la razén por la
cual los receptores MIMO evaluados en las figuras 5.5b-c presentan de
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forma general valores menores de penalizacion cuando la diafonfa en el
DEMUX es mayor que en el MUX (XT x> XTpemux) respecto a la
obtenida si se invierten las condiciones y la diafonia en el MUX es mayor
a la del DEMUX (XTMUX < XTDEMUX)~

De este modo, el receptor FC-OSIC puede soportar hasta un nivel de
XT > 7.4 dB en el MUX y el DEMUX (XTyux = XTpeuovx = XT)
para una penalizacion maxima de 1 dB (ver figura 5.5b). Pero, si el nivel
de diafonfa en el DEMUX se mantiene en un nivel despreciable, como
XTpruvx = 20 dB, el receptor puede compensar hasta un nivel de dia-
fonia en el MUX de hasta XT ;i x > 5.3 dB para esa misma penalizacién.
No obstante, si el nivel de diafonia despreciable se produce en el MUX
(XTyux = 20 dB), la penalizacién se mantiene por debajo de 1 dB
incluso para un nivel de diafonia extremadamente alto en el DEMUX
como XTpryuyx = 0 dB, lo que equivale a obtener dos flujos demul-
tiplexados en los que las senales transmitidas sobre ambos modos en la
SSMF se combinan al mismo nivel. Asi, el mejor rendimiento a la hora de
compensar la interferencia generada en el DEMUX, permite al receptor
compensar con un maximo de penalizacién de 1 dB unas condiciones del
canal dadas por XTyyx = 15 dB vy XTpeyux = 0 dB, mientras que si
se mantiene despreciable el nivel de diafonfa en el DEMUX la configura-
ciéon maxima permitida es de XTypx =5.3 dB y XTpenuvx = 20 dB.
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Los resultados del receptor MIMO LC-BiDFE, mostrados en la fi-
gura 5.5c, presentan un comportamiento muy similar al mostrado por
el esquema FC-OSIC. Si se mantiene el mismo nivel de diafonia en el
MUX y el DEMUX, el receptor puede compensar hasta un nivel de
XTyux = XTpemux = 8.3 dB para una penalizacion méaxima de 1 dB;
si en el DEMUX se cumple que XTpryux = 20 dB el receptor puede
compensar hasta XTy,yx > 6.8 dB, aumentando su capacidad de com-
batir la interferencia generada en el DEMUX hasta una configuracion
dada por XTDEMUX =0dB y XTIVIUX = 12.8 dB.

En resumen, ambos receptores MIMO-DFE, FC-OSIC y LC-BiDFE;,
son capaces de ampliar de forma notable el nivel de diafonia soportado
por las sefales transmitidas en el sistema con MDM sobre SSMF si se
compara con el receptor convencional o incluso con el esquema clasico
MIMO-DFE. Ademés, ambos receptores presentan mejor rendimiento en
cancelar la interferencia generada por la diafonia en el DEMUX que la
generada en el MUX atin con ligeras diferencias. Por ejemplo, el receptor
FC-OSIC puede compensar hasta 1.5 dB méas de diafonia en el MUX si se
mantiene despreciable la generada en el DEMUX (XTpeyupx = 20 dB)
si se compara con el receptor LC-BiDFE para una penalizacién maxima
de 1 dB; por otro lado, si la diafonia en el DEMUX es la dominante en
el enlace, el receptor LC-BiDFE es méas robusto que el FC-OSIC, por
ejemplo, para XTpeypx = 0 dB puede compensar hasta 2.3 dB mas de
diafonia en el MUX.

5.3.2.2 Diafonia debida a la (de-)multiplexacion y a
conectores dpticos

A la hora de aprovechar los enlaces de SSMF ya desplegados para im-
plementar sistemas MDM operando a 850 nm, la inclusién en el enlace
de conectores que permitan afadir los dispositivos de MUX/DEMUX es
un requisito obligatorio. Como se ha estudiado en el Capitulo 5 de es-
ta tesis, los conectores 6pticos son una fuente de acoplamiento entre los
modos propagados en la SSMF, y por lo tanto también pueden generar
diafonfa entre los distintos flujos transmitidos y degradar el rendimiento
del sistema con MDM.

Con el fin de estudiar el efecto del acoplo modal sobre las senales
transmitidas y también evaluar la capacidad de los receptores MIMO de
compensarlo, se ha simulado el despliegue mostrado en la figura 5.6a, que
coincide con el esquema de la figura 5.1 pero que ademas incluye sendos
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Figura b5.6: Penalizaciéon de potencia o6ptica media entre ambos flujos para
BER = 107'? en funcién del nivel de diafonia en el MUX (XTyux) y en el
DEMUX (XTpemux) en un enlace de SSMF con conectores (a), para el recep-
tor convencional (b), y para los receptores MIMO-DFE FC-OSIC (¢) y MIMO
LC-BiDFE (d), todos respecto el receptor convencional en un sistema sin diafonia
(XTmux = XTpemux = 00) y sin conectores.

conectores 6pticos del tipo SC, con sus correspondientes latiguillos, en
los extremos del enlace de 1 km de SSMF antes/después de los elementos
de DEMUX/MUX. El desalineamiento de los conectores se ha simula-
do siguiendo el modelo estadistico desarrollado en la subseccién 4.2.2 de
esta tesis: se considera so6lo el desplazamiento lateral como es habitual
[13], modelandose el desplazamiento radial mediante una distribucion de
Rayleigh con un parametro de escala de 0.55 um, y el desplazamiento
angular y la rotacién angular con una distribucién uniforme entre 0 y 27
(ver figura 4.3c). De ese modo, para cada combinacion de XT en el MUX
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y el DEMUX] se ejecutan 1000 realizaciones del modelo para capturar el
efecto estadistico del desalineamiento de los conectores, y se calculan las
correspondientes penalizaciones de los receptores evaluados para obtener
una BER = 1072 respecto al receptor convencional en un sistema sin
diafonia (XTypyx = XTpryux = 00) ni conectores. Teniendo todos los
efectos en cuenta, los resultados muestran la penalizaciéon media entre
todas las realizaciones y ambos flujos de datos para el receptor conven-

125



Capitulo 5. Receptores MIMO para senales con multiplexacion modal en SSMF a 850 nm

cional (figura 5.6b), y los receptores MIMO-DFE FC-OSIC (figura 5.6¢)
y MIMO LC-BiDFE (figura 5.6d).

Como era de esperar, en general el efecto de incluir los conectores en
el enlace empeora el rendimiento de los receptores respecto a no incluir-
los. Asi, el receptor convencional presenta unos valores de penalizacion
superiores a 1 dB en todos los casos, aun manteniendo la simetria respec-
to al eje definido por XT y;ux = XTpeymux en los resultados mostrados
en la figura 5.5a.

En cuanto a los receptores basados en el esquema MIMO-DFE eva-
luados, ambos conservan la capacidad de compensar mejor la diafonia
generada en el DEMUX que la generada en el MUX, por lo que los
valores de penalizacién son menores para XTypx > XTpeyuux- El re-
ceptor MIMO-DFE FC-OSIC (figura 5.6¢), para una penalizacién mé-
xima permitida de 1 dB, puede compensar hasta un nivel de diafonia
de XT = 9.7 dB si se cumple que XTypx = XTpepuvx = XT; el
margen se amplia hasta XTj;pyx > 7.6 dB si el nivel de diafonia es des-
preciable en el DEMUX (XTpepyux = 20 dB), y todavia mas hasta
XTpemux > 4.5 dB si se mantiene el MUX con XTx = 20 dB.

Por su parte, el receptor MIMO LC-BiDFE (figura 5.6d) también
compensa de forma efectiva el acoplamiento adicional inducido por los
conectores, aunque produce unos valores de penalizacién ligeramente ma-
yores si se compara con el esquema FC-OSIC. Asi, para una penalizacion
de 1 dB, el receptor LC-BiDFE soporta hasta un valor de XT = 11.2 dB
si XT]WUX = XTDEJ\JUX = XT, que se amplia hasta XTMUX > 9.8 dB si
XTDE]\IUX =20 dB, y hasta XTDEIV[UX Z 4.9 dB si XTMUX = 20 dB.

5.4 Conclusiones y resumen

En este capitulo, se ha estudiado, por medio de simulaciones numeéricas,
el efecto del acoplamiento entre las distintas senales transmitidas en un
sistema 2 x 2 MDM sobre SSMF a 850 nm, mostrandose las condicio-
nes para las cuales se hace imprescindible implementar estructuras de
igualacién en el receptor. Para combatir la degradacion en la deteccion
de la informacién transmitida, se han propuesto dos esquemas de recep-
cion MIMO basadas en el igualador DFE que superan las limitaciones
del esquema cliasico MIMO-DFE en este escenario caracterizado por la
propagacion bimodal con alta dispersion modal: el receptor MIMO-DFE
FC-OSIC y el receptor MIMO LC-BiDFE.
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5.4 Conclusiones y resumen

En primer lugar, se ha evaluado el efecto en el rendimiento del sis-
tema de la diafonia generada en los dispositivos de MUX/DEMUX en
un enlace de SSMF de 1 km de un solo tramo. Para cuantificar el rendi-
miento de los receptores, se han calculado las penalizaciones de potencia
para alcanzar una transmisién libre de errores respecto a un sistema sin
diafonia en el que las sehales se detectan sin igualacion. Los dos esque-
mas MIMO propuestos aumentan notablemente la robustez del sistema
frente valores altos de acoplamiento entre los flujos transmitidos; para
una penalizaciéon de 1 dB y un nivel de diafonia igual en el MUX y el
DEMUX, el esquema FC-OSIC permite compensar valores de diafonia
de hasta XT > 7.4 dB, y el LC-BiDFE hasta XT > 8.3 dB, a diferencia
del receptor convencional que tan sélo permite XT > 13.2 dB. Ademas,
ambos presentan una mayor capacidad de compensar la diafonfa gene-
rada en el DEMUX que la generada en el MUX, lo cual es debido a
la propia estructura de los esquemas basados en el igualador DFE. Si
se implementan estos receptores y las especificaciones del MX fueran lo
suficientemente buenas en cuanto a la diafonia (XTpx > 12 dB), se po-
drfa incluso permitir que el DEMUX operase como un simple repartidor
de la senal optica recibida al 50 % (XTpeyox = 0 dB).

Posteriormente, se ha incluido el efecto de acoplo modal en el siste-
ma debido a conectores desalineados. Los resultados de las simulaciones
muestran otra vez el buen rendimiento de los esquemas MIMO propues-
tos en este escenario més realista pero también exigente, aunque en gene-
ral el esquema FC-OSIC presenta unos valores de penalizaciéon ligeramen-
te inferiores a los obtenidos por el esquema LC-BiDFE. Asi, para niveles
de diafonia iguales en el MUX y el DEMUX, el FC-OSIC es viable hasta
XT =9.7dB y el LC-BiDFE un poco menos hasta XT = 11.2 dB, ambos
para una penalizacién de 1 dB, mientras que el receptor convencional en
este escenario produce unos valores de penalizacién mayores a 1 dB in-
cluso para niveles de diafonia despreciables como XT = 20 dB. Ademaés,
ambos esquemas mantienen la capacidad de compensar mejor la diafonia
generada en el DEMUX respecto a la generada en el MUX. Para un ni-
vel de diafonia despreciable en el DEMUX, FC-OSIC puede compensar
valores en el MUX de hasta XT;yx > 7.6 dB, mientras que LC-BiDFE
proporciona un margen de XT iy x > 9.8 dB; por otro lado, si el nivel de
diafonfa despreciable se mantiene EN el MUX, el margen de operaciéon
valido en ambos esquemas se amplia hasta XTpgyox > 4.5 dB para el
FC-OSIC y hasta XTpryux > 4.9 dB para el LC-BiDFE.
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Capitulo 6

Conclusiones y
perspectivas futuras

FEn este capitulo, se presenta un resumen de los hallaz-
gos que se derivan de la investigacion llevada a cabo en el
desarrollo de esta tesis. En la seccion 6.1, se muestra un re-
sumen de las conclusiones extraidas en cada capitulo fruto de
la consecucion de los objetivos presentados en la introduccion
de esta tesis. A continuacidn, en la seccion 6.2 se derivan las
principales lineas de investigacion recomendadas para ampliar
el trabajo realizado en futuras investigaciones. Finalmente, la
seccion 6.3 incluye una lista de las publicaciones generadas a
partir de la investigacion realizada.

6.1 Resumen de conclusiones

En el Capitulo 2, se ha derivado un modelo matematico que permite
caracterizar la propagacion de la luz en una fibra éptica de salto de indice
fabricada a base de silice. Se han obtenido las expresiones de los campos
asociados a los modos guiados, y también se han descrito los fenémenos
asociados a la propagacion en la fibra que afectan en mayor medida a las
seniales de informacién transmitidas en este medio: la dispersion (modal
y cromadtica), la atenuacion y el acoplamiento entre modos.

En el Capitulo 3, se han presentado los resultados de las simulaciones
sobre el modelo del sistema de comunicaciones sobre fibra multimodo
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Capitulo 6. Conclusiones y perspectivas futuras

(MMF) con modulaciéon de intensidad y deteccion directa (IM/DD) a
1550 nm que representa el 99.5% de los enlaces instalados, para los
distintos esquemas de multiplexacién por divisiéon en frecuencia ortogo-
nal con prefijo ciclico (CP-OFDM) y con postfijo de ceros (ZP-OFDM).
Los esquemas de recepcion forzador de ceros (ZF) y V-BLAST para
ZP-OFDM muestran una mayor capacidad de recuperacion de la senal
ante desvanecimientos profundos en frecuencia y también ante el ruido
de cuantificacién, comparado con el esquema clasico CP-OFDM. Esta
caracteristica permite a ambos esquemas transmitir tasas de datos mas
altas mediante el uso de modulaciones de orden superior. De este modo,
en enlaces de MMF de 600 m, el esquema ZF es capaz de transmitir
hasta 29 Gb/s empleando una modulacién 64-QAM, y V-BLAST inclu-
so eleva la tasa transmitida a 34 Gb/s modulando con 128-QAM; estas
tasas superan notablemente el rendimiento del esquema CP-OFDM que
s6lo permite el uso de una modulaciéon 16-QAM para alcanzar 19 Gb/s.
Ademas, la propuesta de esquema de recepcion combinado de baja com-
plejidad OLA+V-BLAST para ZP-OFDM ha mostrado un muy buen
rendimiento en este escenario, equiparable al alcanzado por el receptor
V-BLAST, pero con una reduccién sustancial de la complejidad; se con-
sigue un ahorro del 97% en la etapa de preprocesado y del 75 % en la
etapa de deteccion comparado con la complejidad del receptor V-BLAST,
e incluso si se compara con el receptor ZF los porcentajes de ahorro son
del 66 % y 86 %, respectivamente para ambas etapas. Las simulaciones
realizadas sobre enlaces de mayor longitud, 1200 y 2400 m, confirman el
comportamiento de los receptores ZP-OFDM, incluido el esquema combi-
nado. Tanto ZF como V-BLAST permiten transmisiones con tasas mucho
mayores que el esquema CP-OFDM, al igual que OLA+V-BLAST que
ademas incrementa todavia mas los porcentajes de ahorro de compleji-
dad respecto a ZF obtenidos para 600 m a mas de un 89 % y 93 % para
las etapas de preprocesado y deteccién.

En el Capitulo 4, se han aplicado esquemas de igualacién a la sefial re-
cibida en un sistema sobre fibra monomodo estandar (SSMF') empleando
laseres de cavidad vertical y emision superficial (VCSEL) como fuentes
opticas emitiendo a 850 nm. Se ha verificado, mediante medidas experi-
mentales, que la dispersiéon modal entre los dos modos propagados difiere
para distintos modelos comerciales de SSMF': los valores de retardo mo-
dal diferencial (DMD) obtenidos se diferencian tanto en magnitud como
en gigno. Se ha estudiado el efecto del acoplamiento modal inducido por
conectores 6pticos en la degradacién de la senal transmitida. Mediante
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6.1 Resumen de conclusiones

simulaciones y medidas experimentales, se ha derivado un modelo esta-
distico que permite calcular las pérdidas y el acoplamiento generados por
el desalineamiento entre fibras que introducen los conectores 6pticos, el
cual ha sido empleado en el modelo general del sistema de comunica-
ciones sobre SSMF. De este modo, los resultados de las simulaciones
han mostrado las limitaciones del receptor convencional sin igualacién
ante las distintas condiciones de propagacién de la SSMF, incluso si se
incluyen filtros modales en el despliegue o se implementa un igualador
clasico con realimentacion de decisiones previas (DFE) en el receptor,
a la vez que los esquemas bidireccionales DFE (BiDFE), con seleccién
de tiempo inverso (STR-DFE) y especialmente con combinacion lineal
(LC-BiDFE), han exhibido su capacidad de compensar la dispersion mo-
dal para cualquier valor de DMD. Asi, el esquema LC-BiDFE asegura
un alcance minimo de 1.45 km a 10 Gb/s para cualquier condicion de
excitacion modal generada por un VCSEL monomodo transversal un
en un despliegue realista de un tnico tramo de fibra con latiguillos en
los extremos, donde se tienen en cuenta los efectos de acoplo y pérdi-
das generados por los conectores 6pticos. Si se sustituye la fuente por un
VCSEL multimodo transversal, el efecto de la dispersiéon cromética toma
importancia y el alcance minimo obtenido por el LC-BiDFE se reduce
ligeramente aun permitiendo alcanzar asi 1.15 km, que en cualquier caso

sigue siendo mucho mayor que el alcance minimo de 400 m incluido en
el estandar 10GBASE-SR sobre MMF a 850 nm [2].

Finalmente, en el Capitulo 5, se muestran los resultados de aplicar
procesado de entrada multiple y salida multiple (MIMO) en un siste-
ma con multiplexacion por division modal (MDM) 2x2 sobre SSMF a
850 nm para compensar la interferencia entre los distintos flujos de infor-
maciéon transmitidos. Se han identificado los dispositivos de multiplexa-
cion/de-multiplexacion (MUX/DEMUX) como los elementos mas criti-
cos que condicionan la transmisién de seniales en estos sistemas. Los resul-
tados de las simulaciones sobre un enlace de 1 km de longitud muestran
la fuerte limitacién del esquema clasico MIMO-DFE ante las condiciones
de dispersién modal, por lo que se proponen otros esquemas, desarro-
llados en base a éste pero con mejores prestaciones de deteccion: el es-
quema con cancelaciéon sucesiva de interferencia ordenada (MIMO-DFE
FC-OSIC) y el esquema bidireccional DFE con combinacién lineal (MI-
MO LC-BiDFE). Aunque estos receptores muestran muy buen rendi-
miento en compensar la diafonia generada en los MUX/DEMUX, ambos
comparten la cualidad de neutralizar de manera mas eficaz la interferen-
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cia generada especificamente en el DEMUX, debido a la propia estructura
basada en DFE de estos esquemas MIMO. De este modo, para un desplie-
gue realista, el cual incluye conectores desalineados que son una fuente
de acoplo modal, y si el nivel de diafonia es el mismo en los elementos
de MUX/DEMUX, ambos receptores soportan un margen de diafonia
adicional del orden de 10 dB respecto a un receptor convencional que
detecta ambas senales recibidas sin igualacién, valores obtenidos para
una penalizacion de potencia de 1 dB respecto al receptor convencional
en un sistema MDM ideal donde no se produce diafonia. Para el esque-
ma LC-BiDFE, el margen es de al menos 8.8 dB para niveles iguales de
diafonfa en ambos elementos, pero se amplia hasta 10.2 dB en el MUX
si el nivel de diafonia en el DEMUX se mantiene en niveles despreciables
(XTpemux = 20 dB), e incluso hasta 15.1 dB en el DEMUX si la diafonia
despreciable se produce en el MUX (XTyyx = 20 dB). Por otra parte,
el esquema FC-OSIC eleva los mérgenes de diafonia respecto el receptor
convencional obtenidos de aplicar el esquema anterior: si los niveles son
iguales el margen se establece en 10.3 dB, mientras que si el nivel de dia-
fonia se mantiene despreciable en el DEMUX éste se extiende hasta los
12.4 dB, y hasta los 15.6 dB si la diafonia despreciable se mantiene en el
MUX. En resumen, los esquemas MIMO propuestos permiten compen-
sar la interferencia entre las senales transmitidas que se puede generar
en los elementos de MUX/DEMUX y también en los conectores 6pticos
en un despliegue realista de SSMF. De este modo, si se implementan
estos esquemas de recepcién, las especificaciones de diafonia en el dise-
no de los MUX/DEMUX pueden relajarse notablemente, especialmente
en el DEMUX, a niveles mucho menos exigentes que los valores tedricos
presentados en las propuestas publicadas de MUX/DEMUX basados en
acopladores de fibra.

6.2 Lineas de investigaciéon futuras

A partir del trabajo realizado a lo largo del desarrollo de esta tesis,
algunas lineas de trabajo permanecen abiertas a futuras investigaciones:

= Casi la totalidad de los esquemas de recuperaciéon de la informaciéon
de la senal, propuestos en los diferentes capitulos, incluyen estruc-
turas con realimentacién de decisiones previas con el fin de reducir
la complejidad de los mismos. En estas arquitecturas, los errores en
la deteccion de la informacién pueden propagarse, lo que conduce a
una degradacién del rendimiento en la deteccién. Por lo tanto, un
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6.2 Lineas de investigacion futuras

estudio exhaustivo de este fenémeno podria llevarse a cabo para las
distintas propuestas, del que se pudieran derivar nuevos esquemas
mas robustos en este aspecto.

Los sistemas de comunicaciones simulados asumen que no se pro-
ducen efectos no lineales asociados a la fibra debido a la limitacion
de la potencia 6ptica inyectada en la misma. Cabria la posibilidad
de investigar si, considerando que efectivamente estos mecanismos
se producen, los esquemas propuestos pueden compensar al menos
en parte sus efectos sobre la senal transmitida y/o proponer otras
estructuras de recepcién especificamente orientadas a compensar-
los.

Algunos elementos del sistema de comunicacion pueden ser suscep-
tibles de introducir cierta no linealidad en la senal transmitida la
cual no ha sido considerada en este trabajo, especialmente en los
procesos de conversion opto-electronicos y/o electro-6pticos, y que
pueden ser objeto de estudio y motivacién de nuevas estructuras de
procesamiento de senal orientadas a reducir la degradacién inducida
en la capacidad de deteccién de las senales recibidas.

Las propuestas para la transmisién de sefiales OFDM en esquemas
con estructuras MIMO se presentan como una herramienta potente
en la recuperacién de las senales recibidas. El estudio de la apli-
cacion de esta configuraciéon para la transmision de sefiales en un
esquema con MDM 2x2 sobre SSMF a 850 nm es una linea de in-
vestigacion a desarrollar como evolucién natural al trabajo llevado
a cabo en esta tesis.

Los esquemas propuestos se han evaluado mediante simulaciones
numéricas, y la confirmacién de los resultados presentados en esta
tesis en implementaciones fisicas reales, empleando procesadores de
senal para aplicar los algoritmos de deteccién propuestos sobre las
senales recibidas, queda pendiente para futuras investigaciones.
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6.3 Lista de publicaciones

A continuacion, se incluye una lista de las publicaciones, donde se dife-
rencia las publicaciones en las que el autor de la tesis es el autor principal
del resto de publicaciones.

Publicaciones como autor principal

Articulos publicados en revistas ISI

= P. Medina, V. Almenar, and J. L. Corral, “Evaluation of optical
ZP-OFDM transmission performance in multimode fiber links”, Op-
tics Frpress, vol. 22, no. 1, pp. 1008-1017, enero 2014.

= P. Medina, V. Almenar, and J. L. Corral, “Combined Data Detec-
tion Scheme for Zero-Padded OFDM Signals in MMF Links”, IEEE
Photonics Technology Letters, vol. 27, no. 16, pp. 1753-1756, agosto
2014.

= P. Medina, V. Almenar, and J. L. Corral, “Transmission over SSMF
at 850 nm: bimodal propagation and equalization”, Journal of Light-

wave Technology, aceptado para publicaciéon a fecha de 13 de julio
de 2017.

Articulos publicados en conferencias internacionales

= P. Medina, V. Almenar, and J. L. Corral, “Combined data de-
tection scheme for zero-padded OFDM signals in MMF links”, en
IEEFE Photonics Conference (IPC), Reston (VA), Estados Unidos
de América, octubre 2015.

= P. Medina, V. Almenar, and J. L. Corral, “MIMO Equalization for
Two-Mode Division Multiplexing over Standard SMF at 850 nm”,
en Optical Society of America (OSA) Advanced Photonics Congress
(IPR, NOMA, Sensors, Networks, SPPCom, SOF), New Orleans
(LA), Estados Unidos de América, julio 2017.

Otras publicaciones como coautor

Articulos publicados en conferencias internacionales

= R. Llorente, M. Morant, D. Garcia-Rodriguez, P. Medina, J. L.
Corral, and V. Almenar, “Few-mode optical transmission systems

in the visible band”, en International Conference on Transparent
Optical Networks (ICTON), Graz, Austria, julio 2014.
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Apéndice: Acoplamiento
modal en sistemas con
detecci6n directa

El campo eléctrico en una fibra 6ptica bajo aproximacion de guiado dé-
bil es una combinacién ponderada de los modos linealmente polarizados
(LP) guiados, como se ha derivado en el Capitulo 2 de la tesis. Para el
caso de una polarizacion lineal segiin el eje x, el campo puede expresarse
mediante:

Ez,y,2,t) = ky - eqp(a,y)el ot 52) (A1)

p

Donde k, es la amplitud del modo p-ésimo con distribucion transversal
exp(z,y). En el fotodetector, la corriente generada es proporcional a
la intensidad instantanea de la onda electromagnética incidente, que se
calcula mediante:

1 <L o
P(z,t)zQ// E x H* - Z dzdy (A.2)
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E.
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Figura 6.1: Acoplador que representa el modelo simplificado del acoplamiento modal
en un escenario bimodal.

Aplicando las expresiones del campo para los modos LP de (A.1), se
compruebe que la intensidad es proporcional a la suma de las potencias
de cada modo dadas por las amplitudes modales:

P(z,t) X // [kp . exvp(x’y)ej(wotfﬁpz)] . lz k; . €;7q($, y)efj(wotf,@qz)
—0 .
=Y Ik [ (A.3)
p

Donde se ha hecho uso de la propiedad de ortogonalidad entre los
modos de la fibra, y ademaés se ha asumido que las distribuciones trans-
versales modales estdn normalizadas en potencia:

* * 1, St =
// €xp(T,Y) - €54(,Y) dwdy:{ 0 e 27&3 (A.4)

—c0 ’

Por claridad, podemos reducir el problema asumiendo que s6lo se pro-
pagan dos modos (p = {1,2}). Si expresamos las amplitudes modales en
forma matricial, podemos modelar el acoplamiento modal en un pun-
to de la fibra mediante un acoplador definido mediante una matriz de
acoplamiento (C), como se muestra en la figura 6.1 Fig. A.1:

_ E’L‘n,l
Ein - ( Ein,2 > (A5)

CZ(ZZ) (A.6)
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Las amplitudes modales del campo a la salida se calculan mediante
el producto matricial:

_ _ Eout,l _ aEin,l + bEin,Q
Eout N C ‘ Ezn o ( Eout,2 > - ( CEin,l + dEin,Q (A7)

La intensidad del campo electromagnético a la entrada se calcula
como la suma de las potencias de cada modo dadas por las amplitudes
modales de valor complejo:

Pi = Lijn,1 E';kn,l + Ein,2 -E} = ‘Ein,1‘2 + |Ein,2|2 (A8)

n,2 T
De la misma forma para el campo a la salida:

2 2
Pout = Eout,l : E:)(ut,l + Eout,2 : E:ut_yg = |Eout,1| + |Eout,2|
= Lout,1 + Pout,2 (Ag)

Desarrollando los términos de potencia:

Pyt =|a’2|Em,1|2 + ’b|2|Em,2|2+

ab*Em’lEfﬂﬂ + a*bE;‘mlEm,Q (A].O)
Pout 2 :‘CWEm,lP + ’d’2|Em,2|2+
cd*Em,lE;FmQ + C*dEfnlem’g (A.11)

Las amplitudes modales a la entrada son de valor complejo, y pueden
expresarse en modulo y fase:

Ein1 = |Einq| - /% (A.12)
Ein,? = ‘Ein,Q‘ ' ejéﬂin,z (Alg)
Si definimos la diferencia de fases entre los campos modales a la en-

trada A, = Qin1 — Pin2, 10s términos cruzados en (A.10) y (A.11) se
pueden expresar como:

Einlezikn,Q = ’Eznl‘ : |Ein,2| . ejAwm (A14)
B EBing = |Einal - |Eing| - e Ifein (A.15)

Con todo, la intensidad del campo a la salida tiene la forma:
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(lal* + [ef?) [ Eina]?
(16* + |dI*) | Bin,2|?
(ab* + cd*) | Ein 1 || Ein 2|’
(

_|_
+ )
+ (a *b +c d) ‘Ein,l"Ei7L72’€7jAwi7L (A16)
Donde se identifican con claridad los términos coherentes (parte su-
perior de la ecuacion), los cuales son proporcionales a la potencia 6ptica
de los modos a la entrada, de los términos coherentes o de interferencia
(parte inferior), que son fruto del batido entre los campos modales a la
entrada y dependen de su diferencia de fase relativa. Si el campo a la
salida incide sobre el fotodetector, la sefial eléctrica generada poseera
también en principio ambos términos.

Sin embargo, la coherencia temporal de la fuente 6ptica (el término
ed“ot en (A.3)) juega un papel determinante [76]. Si la fuente es lo sufi-
cientemente coherente para que la onda en el fotodetector esté completa-
mente correlada, se cumpliré efectivamente (A.16) y la corriente eléctrica
fotodetectada tendra la forma:

ifor  (Jal* + [c?) | B
+ (b + [d?) | Ein 2|?
+ (ab™ + cd”) \Em,1‘|Em,2|€jA%"
+( )

a*b +c “d ‘Ein,1‘|Ein72|€7jA<pm (A].?)

Por otro lado, si la fuente no tiene la suficiente la coherencia temporal
y las ondas estan incorreladas, los términos de interferencia en (A.16) se
anulan y la expresion de la intensidad de la onda a la salida se reduce a los
términos incoherentes que son proporcionales a la potencia de los modos
a la entrada, y, por lo tanto, la corriente detectada serd proporcional s6lo
a esos términos:

P~ (lal* + [¢)?) |Eina? + (16)* + |d|*) | Ein2|? (A.18)
igor  (al* + [c|?) | Bin1|* + ([0 +d[*) [ Ein 2| (A.19)
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