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Resumen

Los avances de los tltimos anos en dispositivos 6pticos han permitido que las tec-
nologias de codificacion y decodificacion optica sean hoy en dia una realidad. Existen
multiples aplicaciones en las que es posible utilizar los procesos de cod/decodificacion
optica, pero la mas conocida es el acceso multiple por divisién en cédigo dentro de un
entorno 6ptico, conocida como OCDMA por sus siglas en ingles. En esta tesis doc-
toral se presenta un estudio de los sistemas OCDMA de tipo coherente, abarcando
dos aspectos fundamentales; el modelado del ruido que interfiere con la senal objetivo
y el disefio e implementacion de las redes de difraccién de Bragg como dispositivos
Cod/decodificadores. Dentro del modelado del ruido se han incluido la mayor cantidad
de variables posibles, con el objeto de conseguir un modelo lo més acertado posible.
De esta manera, se considera desde el ancho de banda del receptor hasta el estado de
polarizacion de las senales, pasando por el uso de los dos tipos de modulacién méas
importantes en estos sistemas, como son OOK (On-Off Keying) y DPSK (Differential
Phase Shift Keying). Por otra parte, las redes de difraccién de Bragg se presentan
como los dispositivos mas prometedores para ser usados en OCDMA, gracias a su
versatilidad y a estar construidas sobre fibras épticas. Por ello se ha dedicado espe-
cial atencién a estudiar sus caracteristicas, destacando en especial, su dependencia
con la temperatura y la relevancia de la reflectividad sobre su comportamiento al
cod/decodificar sefiales. A partir de alli se presenta un novedoso método de disefio,
realizado mediante un proceso de sintesis, que da como resultado un dispositivo con
excelentes prestaciones. En esta tesis también se estudia la codificaciéon y decodifi-
caciéon todo dptica de etiquetas en redes de conmutacion de paquetes. Esta aplicacion
busca reducir los tiempos de proceso que se tienen en la actualidad en un nodo 6ptico
y ha sido propuesta hace ya un par de anos. Aqui nos enfocamos en dos aspectos,
el primero, proponer que los picos de autocorrelacién que se obtienen al procesar
la etiqueta optica se reutilicen para la conformacién de la nueva etiqueta asignada al
siguiente paquete que se va a enviar. Con esta propuesta se consigue reducir la latencia
y los costes de implementacion. Y segundo el estudio del efecto de la dispersion sobre
las sefiales codificadas que viajan a través de la fibra 6ptica. En el ultimo apartado de
la tesis se realizd una descripcion de los sistemas OCDMA de tipo incoherente, y se
seleccion6é un codigo en 2 dimensiones para mostrar la forma de diseno y una parcial
implementacion del sistema para verificar el efecto de la interferencia sobre la senal
objetivo.
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Abstract

Advances in recent years on optical devices have enabled optical encoding-decoding
technologies to be a reality nowadays. There are many applications where it is possible
to use the processes of cod/decoding optics, but the best known is code division mul-
tiple access working on optical environment, known as OCDMA. This thesis presents
a study of coherent OCDMA systems, covering two key aspects; modeling noise that
interferes with target signal and design and implementation of fiber Bragg gratings
devices as encoders/decoders. The noise modeling includes as many variables as pos-
sible in order to achieve a more accurate model. In this way, it considers from the
bandwidth receiver until the state of signal polarization through the use of two types
of modulation techniques in these systems, such as OOK (On-Off Keying )and DPSK
(Differential Phase Shift Keying). Moreover, the fiber Bragg gratings are presented as
the most promising devices for use in OCDMA, thanks to its versatility and optical
fiber based device characteristics. For this reason, it has dedicated special attention to
study its characteristics, emphasizing in particular its dependence with temperature
and the relevance of the reflectivity on their behaviour to cod/decoded signals. Then
a novel method of design, done through a process of synthesis, is presented, obtaining
a high performance cod/decoding device. This thesis is also studying the encoding
and decoding all optical labels in packet-switched networks. This application seeks to
reduce processing times in currently optical nodes and it has been proposed a couple
of years ago. Here we focus on two aspects, the first is based on the fact that autocor-
relation peak obtained by the optical label processing can be reused for the formation
of the new label assigned to the following packet to be sent. This proposal reduces the
latency and costs of implementation. And second, the study of the dispersion effect
on the encrypted signals that travel through fibre optics. In the last chapter of the
thesis was carried out a description of the incoherent OCDMA systems, and a code
in 2 dimensions was selected to show how is designed and its partial implementation
of the system to verify the effect of interference on the target signal.
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Resum

El progrés dels ultims anys en dispositius optics ha permés que les tecnologies de
codificacié i decodificaci6 optica siguen a dia de hui una realitat. Hi han multiples apli-
cacions on és possible emprar procesos de codificacié/decodificacié optica, perd la més
coneguda es el accés multiple per divisié en el codig dins d’un entorn oOptic, conegut
com OCDMA per les seues sigles en anglés. En esta tesi doctoral es presenta un estudi
dels sistemes OCDMA denominats coherents, comprenent dos aspectes fonamentals;
el modelat del soroll interferent sobre el senyal objectiu i el diseny i la implementaci6
dels filtres de difraccié de Bragg com a dispositius codificadors/decodificadors. Dins
del modelat del soroll s’han inclés la major cantitat de variables possibles, perseguint
com objectiu obtindre un model el més encertat possible. D’esta manera, es considera
des de l'ample de banda del receptor fins ’estat de polaritzacié dels senyals, passant
per I'as de les dos técniques de modulacié més importants en estos sistemes, com sén
OOK (On-Off Keying) y DPSK (Differential Phase Shift Keying). Per altra banda,
els filtres de difraccié de Bragg es presenten com els dispositius prometedors per ser
emprats en OCDMA, gracies a la seua versatilitat i a estar contruits sobre fibres
optiques. Per tant, s’ha dedicat especial atenci6 a estudiar les seues caracteristiques,
destacant en especial, la seua dependéncia en la temperatura i la relevancia de la
reflectivitat sobre el seu comportament en la coficacio/decodificacié dels senyals. A
partir d’este punt, es presenta un métode novedoés de disseny, emprant un procés de
sintesi, que dona com a resultat un dispositiu de excel.lents prestacions. En esta tesis
també s’estudia la codificacié i decodificacié totalment Optiques d’etiquetes en xarxes
de conmutacié de paquets. Esta aplicacié busca reduir els temps de procés que es
tenen en la actualitat dins dels nodes optics, i ha sigut proposta fa un parell d’anys.
Es tracten dos aspectes, el primer, proposar que els maxims de "autocorrelacié que
s’obtenen al processar ’etiqueta Optica es reutilitzen per la conformacié de la nova
etiqueta assignada al segiient paquet que es va a enviar. Esta proposta aconseguix
reduir la laténcia i el cost de la implementacié. El segon estudi és sobre ’efecte de
la dispersi6 en els senyals codificats que viatgen a través de la fibra optica. L’altim
apartat de la tesi descriu els sistemes OCDMA incoherents, seleccionant un codi en
2 dimensions per mostrar el procediment de disseny i una implmentacié parcial del
sistema per verificar el efecte de la interferéncia sobre el senyal objectiu.
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Capitulo 1

INTRODUCCION

1.1. Introduccion a los Sistemas OCDMA

Uno de los puntos neurélgicos para mejorar el rendimiento de las redes 6pticas
actuales, esta relacionado con la forma como los usuarios accesan a la red. Cuando
nos referimos a usuarios estamos hablando no solo del usuario particular que tiene
un punto de conexién en su casa, si no incluimos también los grandes proveedores
de servicio. Las dos tecnologias méas conocidas en la actualidad para dar acceso a los
usuarios y brindar solucién a la demanda de ancho de banda, son WDMA (Wavelength
Division Multiple Access) y OTDMA (Optical Time Division Multiple Access). Estas
tecnologias han sido estudiadas durante anos con resultados positivos, que han llevado
incluso a que se presenten propuestas de sistemas hibridos de estas tecnologias. No ob-
stante desde hace més de una década se iniciaron las investigaciones en una tecnologia
alternativa, conocida como OCDMA (Optical Code Division Multiple Access), la cual
tiene entre sus ventajas poder trabajar de manera complementaria con las tecnologias
existentes. OCDMA surge a partir de su similar en comunicaciones moviles, conoci-
da como CDMA (Code Division Multiple Access), técnica que permite que usuarios
independientes compartan un mismo ancho de banda, siendo direccionados gracias
al uso de un co6digo asignado a cada uno. La codificacion puede ser realizada en el
dominio del tiempo (DS-CDMA, Direct Sequence CDMA) o de la frecuencia (FH-
CDMA, Frequency Hopping CDMA). CDMA ha sido llevado al entorno 6ptico por
los beneficios que puede aportar, entre ellos; Alta conectividad, uso méas flexible del
ancho de banda, alta granularidad y escalabilidad, mejorando; el crosstalk, acceso
asincronico y potenciando las mejoras en seguridad del sistema [1].

En este capitulo de introduccién se desglosa someramente la estructura de un sis-
tema OCDMA asi como el funcionamiento de cada uno de los bloques que lo compo-
nen. También se describen los dispositivos que pueden ser usados como codificadores
y decodificares en este tipo de tecnologia. Posteriormente se da una justificacion de la
tesis en general, se plantean los objetivos buscados con el presente trabajo y finalmente
la forma como se estructurara el presente libro.
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Figura 1.1: Diagrama de Bloques de un sistema OCDMA tipico.

1.1.1. Sistemas OCDMA

Un tipico sistema OCDMA esta constituido basicamente por una fuente de infor-
macion digital 6ptica, seguida de un codificador que mapea cada bit de salida en una
secuencia con tasa binaria més alta y que se acopla a un canal de fibra. En el receptor
la secuencia de pulsos 6pticos debe ser comparada con una replica “almacenada” de
si misma (proceso de correlacion) y un nivel de umbral para la recuperacion de los
datos.

En los sistemas OCDMA hay K usuarios, incorrelados en su generacion de trafico,
cada uno con un par Transmisor/Receptor interconectados mediante un medio éptico
compartido. La figura 1.1 muestra una configuracion de red en estrella, en donde
cada fuente de datos se codifica con una secuencia tnica que solo podra entender al
otro extremo el receptor que posea dicha secuencia. Como se puede observar todo
el procesamiento que se hace de la senal es 6ptico y por lo tanto se pueden realizar
transmisiones asincroénicas sin necesidad de ningin dispositivo electrénico complejo.
Esto potencialmente eleva la seguridad de la informacién, mejora la eficiencia espectral
y la asignacién de ancho de banda por demanda y proporciona un control de calidad
de servicio mejor que las otras técnicas de acceso.

Uno de los objetivos basicos de OCDMA es poder extraer la informacion del
usuario objetivo, aun en presencia de las senales de todos los deméas usuarios. Para
ello cada codigo debe cumplir dos condiciones [2, 3]:

1. Ser facilmente distinguible de una versiéon desplazada de si misma.

2. Ser facilmente distinguible de todas las posibles otras secuencias que se hallen
en el sistema.

Para cumplir estas dos condiciones se usan cédigos con excelentes propiedades
de autocorrelaciéon y correlaciéon cruzada, es decir, que la autocorrelaciéon exhiba un
pico destacado mientras que la correlaciéon cruzada entre dos secuencias, permanezca
siempre baja.

En DS-OCDMA el codificador toma el flujo de datos de cada usuario y lo multiplica
directamente por una secuencia o c6digo tnico, de tal forma que cuando se transmite
un bit “1” se envia a la red el codigo y cuando llega un bit “0” no se envia nada (en
otros casos también se puede codificar el “0”), la tasa de bit del codigo se le llama tasa
de chip, y supera en gran medida a la de la senal original. Nétese que en este sistema,
durante el proceso de codificacién, no existe un ensanchamiento del espectro, si no un
ensanchamiento temporal.
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Puesto que el periodo de bit de la sefial de informacion (73) es N veces mayor que
el periodo de chip del codigo (T3), el ancho de banda de la sefial resultante (BWg) es
N veces mayor que el de la sefial original (BW}):

T, = NT,
1
BW, = —
b T
De donde podemos deducir que
1 N
BWr=—=—=N-BW,
R .- T b

Esto implica que el maximo ancho de banda que puede utilizar el usuario es una
n-ésima parte del ancho de banda total.

Las senales codificadas son aplicadas a una fibra éptica a través de un acoplador
K x K de tal manera que los usuarios comparten el medio con otros usuarios que se
encuentren transmitiendo en ese mismo instante.

El decodificador por su parte, es una estructura simétrica en términos temporales
y de fase 6ptica a la codificadora, la correspondencia entre lineas de distintos retardos
y sus valores de desfase 6ptico son conjugados. Si el bloque decodificador es el correcto
a su salida obtendremos la senal original mas el ruido de interferencia producido por
los demés usuarios presentes en el sistema, si no es el correcto sélo se obtendra ruido.
La influencia del ruido sobre la senal dependeré del tipo de codigo usado, del grado
de coincidencia temporal que tengan las senales de los demés usuarios y del tipo
de sistema DS-OCDMA que se este considerando, el cual puede ser de dos clases;
coherente si se codifica la senal en campo 6 Incoherente si se codifica la senal sélo en
potencia.

Existen multiples esquemas de sistemas OCDMA que pueden ser resumidos como
se muestra en la figura 1.2:

El esquema TS (time spreading) incoherente es sencillo de implementar, sin em-
bargo, al trabajar con c6digos unipolares, se tiene un conjunto de cédigos disponibles
muy pequeno y muy pocos “1”’s en la secuencia de coédigo. Por lo tanto tienen una
pobre correlacién y es dificil encontrar un ntmero suficiente de cédigos para redes
practicas. Por ejemplo, un conjunto de cédigos que tenga mas de 32 palabras coédigo
requiere cerca de 1000 chips en la secuencia.

En sistemas OCDMA 2D, la codificacion se hace tanto en el dominio 6ptico como
en el dominio temporal. Con este esquema se mejoran las propiedades de correlaciéon
y al adicionar otra dimensién se aumenta el nimero de c6digos. No obstante OCDMA
2D ocupa un gran ancho de banda y por lo tanto su eficiencia espectral no es la mejor,
ademas se ve fuertemente afectado por la dispersion cromaética [4, 5, 6].

Los sistemas 6pticos OCDMA coherentes tienen un rendimiento superior al de los
incoherentes, debido a que usan cédigos bipolares. Los cédigos bipolares comparados
con los unipolares tienen mejores caracteristicas de correlacién y ademaés se consiguen
conjuntos de c6digos més numerosos. Trabajar con este tipo de cédigos permite tener
una mayor cantidad de usuarios, conseguir tasas de error de bit mejores y obtener una
mejor eficiencia espectral. Sin embargo, estos sistemas estan afectados por el ruido de
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Figura 1.2: Esquemas de sistemas OCDMA

batido, el cual s6lo puede llegar a ser mitigado en la practica mediante correlaciones
cruzadas muy bajas, para lo que se requiere que la longitud de los c6digos usados sea
la mayor posible. En general esto dependera del tipo de tecnologia que se use para su
implementacioén, por ejemplo usando redes de difraccién de Bragg se han conseguido
codigos de hasta 511 chips [7] o mediante SLM (Spatial Light Modulator) de cristal
liquido codigos de hasta 128 chips [8].

La codificacion en tiempo requiere por su propia naturaleza el uso de pulsos ultra-
cortos, por lo que la generaciéon y deteccion de las senales no es facil. Ademas la senal
se vera afectada por la dispersién y los efectos no lineales durante la transmision.
Para conseguir un rendimiento adecuado, en el receptor 6ptico, ademéas de hacerse
la transduccion de la senal optica a eléctrica, se deben implementar técnicas para
distinguir la sefial decodificada de la interferencia de los multiples usuario (MUI).
Las dos técnicas mas habituales son; el time gating y el thresholding. El time gating
consiste en el uso de un filtro de ancho de banda muy grande que pueda discriminar el
pulso que lleva la informacién en el dominio del tiempo, que a su vez es muy estrecho.
El time gating tiene el inconveniente de requerir sincronizacion [9]. El thresholding
se basa en el hecho de que el pulso recuperado con un decodificador correcto tendra
una potencia superior al de la interferencia, de tal forma que ese pulso podra ser dis-
criminado si supera un determinado nivel umbral de potencia éptica. Normalmente el
thresholding se implementa mediante el uso de dispositivos no lineales como los dis-
positivos basados en guias PPLN (Periodically Poled Litio Niobate)[10], o las fibras
de alta no linealidad (HNLF), los cuales son buenos candidatos para ser usados en
estas aplicaciones [11].



1.1. INTRODUCCION A LOS SISTEMAS OCDMA

1.1.2. Dispositivos Cod/Decodificadores

Para llevar a cabo la codificacion/decodificacion las tecnologias que se pueden
usar son muy diversas y han venido evolucionando gracias a las nuevas técnicas de
fabricaciéon que se pueden usar en dispositivos épticos.

Los primeros elementos usados para realizar los procesos de codificaciéon fueron
simplemente fibras 6pticas de longitudes apropiadas y que actuaban como lineas de
retardo temporal, estas lineas manipulaban los bits modificando su instante de llegada
y en algunas ocasiones intencionalmente su fase [12]. El problema de usar las fibras
opticas como elemento codificador es que tienen una escalabilidad limitada y ademés
es muy dificil lograr y mantener la precisiéon adecuada de su longitud fisica.

Una técnica mas reciente utiliza dispositivos integrados épticos conocidos como
PLC (planar lightwave circuits) los cuales hacen de esta alternativa una opcioén in-
teresante por ser mas flexible, al permitir codificadores y decodificadores que puedan
ser sintonizados a una longitud de onda determinada. Entre los dispositivos PLC mas
conocidos y usados en OCDMA estan los AWGs (Arrayed Waveguide Gratings) [13].
Estos dispositivos aun son costosos, no obstante, su uso esta cada vez mas difundido
en aplicaciones que usen codigos de dos dimensiones[14, 15].

Un dispositivo que esta recibiendo atenciéon recientemente por parte de diferentes
grupos, es el SLM (spatial light modulator). Este dispositivo realiza la codificacion
modulando la intensidad del haz luminoso. Con él es posible implementar codigos
unipolares o multipolares ya que también es posible modular la fase, o si se desea,
ambas caracteristicas a la vez amplitud y fase [16].

Otros dispositivos con los cuales se puede realizar los procesos de codificaciéon y
decodificacion en sistemas OCDMA son los basados en redes de difracciéon de Bragg
(FBG - Fiber Bragg Gratings). La red de difraccion es una fibra éptica en la cual se
ha introducido una variacion periddica del indice de refraccion (An). Esta variacion
es pequena con respecto al indice medio de la fibra. Se fabrican exponiendo la fibra
junto con un patrén o mascara a los rayos ultravioleta, lo cual produce la variacién del
indice de refraccion. Al estar construidas sobre fibra 6ptica brindan compatibilidad
total con el sistema. Adicionalmente estas estructuras son relativamente faciles de
construir y por lo mismo econémicas.

Existen unas FBGs mas especificas conocidas como SSFBG (SuperStructured
Fiber Bragg Gratings). Una SSFBG se define como una red de difraccion fabrica-
da con una exposicién de luz modulada a lo largo de su longitud, es decir, que en su
fabricacion ademas de usarse una mascara, se modula la luz con la cual es iluminada
tanto en amplitud como en fase. El uso de las SSFBG ha sido demostrado ya por
diferentes autores [17, 1, 5].

La figura 1.3 muestra la estructura del sistema cuando se emplean SSFBGs. Se
observa que la senal de entrada es reflejada en una SSFBG segin el perfil del indice
de refracciéon que haya sido implementado en la misma, de esta forma se ocasionan
retardos y variaciones de fase, obteniéndose a la salida una senal codificada. Para su
posterior decodificacion la sefial se aplica a una SSFBG de caracteristicas conjugadas
a la primera, que al reflejar la senal devuelve el pulso original.
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Figura 1.3: Montaje basico para realizar los procesos de codificacion y decodificacion
con SSFBG

1.1.3. Aplicaciones
1.1.3.1. Técnica de Acceso al Medio.

OCDMA esta basado sobre el principio de mapear la informacién sobre un cédigo
particular que permite identificar o direccionar usuarios de acuerdo a una relacién
cédigo-usuario. De acuerdo a esto, OCDMA fue inicialmente propuesto para la im-
plementacién de broadcast LAN (Local Area Network) asincrono ultrarapido.

Existen tres potenciales ventajas que hacen OCDMA una atractiva tecnologia para
ser implementada en redes LAN y redes PON (Passive Optical Network). Primero,
OCDMA ofrece una mayor cantidad de canales que la division espectral ofrecida por
WDMA. Segundo, la transmisién asincrona simplifica el control de acceso al medio
con respecto al usado por ejemplo en TDMA. Finalmente, trafico de diferentes clases
puede ser implementado usando diferentes longitudes de c6digo simultaneamente. Una
motivacion adicional para implementar OCDMA sobre LAN es que en la actualidad
los patrones de tréafico son del tipo rafaga, y la probabilidad de que todos los usuarios
estén accediendo al mismo tiempo es relativamente baja, lo cual favorece técnicas
como OCDMA.

Si bien es cierto que DWDM (Dense WDM) puede ofrecer el mismo nimero de
canales que OCDMA, en redes LAN y aplicaciones sencillas, el acceso al medio no
puede ser juzgado s6lo por dicho parametro, sino que para seleccionar una técnica de
acceso al medio también se debe tener en cuenta la simplicidad, transmisiéon asincrona
y diferenciacion en la calidad de servicio. Razones como las anteriores, son las que



1.1. INTRODUCCION A LOS SISTEMAS OCDMA

hacen de OCDMA una prometedora tecnologia para brindar el acceso a redes PON
[18, 19, 20, 21].

La aplicacion mas conocida de OCDMA como técnica de acceso a redes es la
implementada en redes PON donde se usa una topologia en arbol con splitter pa-
sivos. Cada unidad optica de red (ONU) contiene una pareja cod/decodificador con
un unico codigo fijo. El terminal de linea 6ptico (OLT) puede contener todos los
pares cod/decodificadores requeridos para la comunicacion con cada ONU [20] o un
pequeno numero de pares cod/decodificadores sintonizables. En OCDMA PON no
sucede lo mismo que en las redes LAN, es decir, no existe un broadcast, porque la
senal transmitida por una ONU no llega a ninguna otra ONU. Otras posibles aplica-
ciones de OCDMA como acceso al medio se han enunciado en [20] donde se proponen
redes hibridas OCDMA /WDM o quizis mas ambiciosa la del mapeo de direcciones
IP universales en codigos OCDMA [22].

Gracias a las ventajas ofrecidas por OCDMA es posible soportar otras aplicaciones,
entre ellas, VPN (Virtual Private Network) épticas a nivel metropolitano y radio sobre
fibra, las cuales explicaremos brevemente.

VPN Optica - Una red metropolitana 6ptica puede proporcionar caminos 6pticos
para conexiones VPN. Estos enlaces implican una multitud de sefiales OCDMA que
son multiplexadas y demultiplexadas en los puntos finales. El objetivo méas importante
de las redes VPN es el de ofrecer conexiones seguras sobre una plataforma insegura.
Las sefiales OCDMA ofrecen seguridad adicional y pueden ser decodificada solo en el
punto final. El uso de OCDMA en VPN totalmente 6pticas simplifica el diseno de la
red reemplazando multiplexacion electréonica por divisiones y combinaciones 6pticas.
La estructura en arbol de la red puede ser usada para establecer VPN multipunto
[23].

Radio sobre fibra - En [24] se propone usar una red 6ptica y mapear individual-
mente los canales de radio sobre canales OCDMA para interconectar estaciones base
inalambricas. Esta aplicaciéon se puede llevar a cabo gracias a la gran disponibilidad
de canales que se obtiene con OCDMA.

1.1.3.2. Codificaciéon Optica

En codificacién 6ptica, los codigos pueden corresponder a un nuevo nivel de in-
formacién de la red en lugar de una identificacién de usuario. Por ejemplo en MPLS
(Multi-Protocol Label Switching) una ruta optica puede ser indicada mediante in-
formacién codificada. Los codigos también pueden representar mensajes de control,
senalizaciéon, deteccion de errores o mantenimiento en redes de conmutacion de rafa-
gas oOpticas (OBS). En tales aplicaciones, se consigue una forma de procesamiento
de la informacién de red de forma o6ptica. Esto significa traer operaciones de red al
medio 6ptico lo cual permite liberarse del procesamiento electréonico. Con los codi-
gos Opticos se tiene la gran ventaja de estar limitado Gnicamente por la velocidad de
procesamiento, el cual no es mas que el tiempo que se demora la luz en recorrer los
dispositivos cod/decodificador. Las aplicaciones més importantes de la codificacion
Optica se resumen a continuacion:

Conmutacién y enrutamiento totalmente 6ptico - La conmutaciéon optica
de etiquetas se encuentra entre las implementaciones mas prometedoras que se pueden
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realizar con la codificacién éptica. En una red de conmutacién de etiquetas basadas
en codigos Opticos, los pulsos codificados son sumados a un paquete de longitud fija
a manera de encabezado, el cual especificara la ruta o LSP (Label Switched Path)
que seguird dicho paquete. En un conmutador de etiqueta optica codificada (OCLS),
cada puerto de salida es controlado por un dispositivo conmutador que analiza cada
encabezado, llamado compuerta de codigo optico (OC-gate). Cada OC-gate permite
la salida de paquetes que tengan encabezados especificos.

En un OCLS se separan los datos de la etiqueta, los datos son enviados a un buffer
mientras la etiqueta es enviada a un banco de OC-gates. Solo por uno de los OC-gates
se obtendra un pico de autocorrelaciéon en los demés se obtendra ruido. Se determina
cual fue el OC-gate por el que se obtuvo el pico de autocorrelaciéon, gracias a ello se
determina cual serd la nueva ruta, y por lo tanto se asigna la nueva etiqueta [25, 26].

Senalizacién de control 6ptico y OBS - Los beneficios de la codificacion optica
radican en que es posible empaquetar toda la informacién en un solo pulso codificado
mejor que con una longitud de onda. De la misma manera que una etiqueta 6ptica
lleva la informacién de un paquete en particular, es posible codificar un pulso que
lleva informacion de senalizacion. Dicha informacion puede ser del estado del enlace,
de mantenimiento de algtn equipo, disponibilidad de canales de comunicaciones o
comandos de control para conmutadores 6pticos. Dispositivos similares a los OC gates
realizarian el procesamiento a velocidades 6pticas. Con esta aplicacion se reduciria el
procesamiento electro-éptico y con ello el elevado ntimero de paquetes de control.
Un solo codigo podria contener gran cantidad de informacién de control y con los
diferentes codigos disponibles es posible gestionar la red. En redes OBS los pulsos
codificados con informacion de control seria los encargados de dar prioridad a ciertas
rafagas de trafico. Encargarse de garantizar que exista el canal y el puerto durante el
tiempo necesario para enviar las rafagas [25].

Monitoreo de red y OTDR (Optical time-domain reflectometry) basa-
dos en codigos dpticos - el objetivo de un OTDR es monitorear la calidad de un
tendido de fibra y detectar los fallos, en particular los cortes de fibra. Lo que se hace
es enviar un pulso de senal y detectar el punto donde el pulso es reflejado al encontrar
un corte en la fibra o un cambio dréstico en el indice de refracciéon que produzca su
reflexién. En enlaces punto a punto su uso es inmediato, no obstante en redes PON
con enlaces punto multipunto es imposible determinar de que rama proviene el fallo
después de que la senal ha pasado el punto de divisién, a menos que el monitoreo se
hiciera desde cada ONU. En [27] se propone una forma para poder identificar la rama
donde se encuentra la falla. Para ello cada rama de la red es equipada con dispositivos
codificadores. Cada uno de estos dispositivos codifica el pulso enviado por el OTDR
y lo devuelve hacia la central. En la central deberd haber un conmutador y un banco
de decodificadores para identificar cual es la rama que presenta el fallo.

Multicasting todo 6ptico - La conmutacion de etiquetas Opticas puede ser
extendida a la implementacion de multicast (MC) en redes con arquitectura en arbol.
En esta aplicacion los c6digos épticos identificarian a cada grupo MC asi como a cada
usuario final [28]. En una red con topologia de arbol se implementa que cada MC
sea habilitado por los conmutadores de etiquetas Opticas residentes en cada nodo,
excepto los nodos finales. Los paquetes son etiquetados con un pulso codificado que
indicara el grupo MC, en los nodos conmutadores se reciben estas senales. Al igual
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que en la conmutacién 6ptica se separan los datos de la etiqueta, se analiza la etiqueta
y de acuerdo a tablas de enrutamiento se deciden que puertos son habilitados para
enviar los paquetes de datos. De esta manera el paquete puede ser enviado a multiples
destinos a la vez consiguiendo un multicast de alta velocidad.

1.2. Justificaciéon

Desde hace ya un par de décadas los servicios teleinformaticos vienen incremen-
tado el consumo de recursos disponibles en la red, de manera casi exponencial. La
justificacion de dicho fenémeno se basa en dos hechos, uno el incremento de usuarios
en la red y dos el indice de trafico que es producido por los mismos. Para hacerse una
idea, la cantidad de usuarios en Internet en el ano 1995 era menor a 50 millones, en
2006 estaba alrededor de los 1245 millones y a marzo de 2008 ya alcanzaba el valor de
1408 millones de usuarios con un indice de trafico del 80 %!. El trafico, por su parte,
ha pasado de estar centrado en el intercambio de pequenos archivos a ser hoy dia un
trafico de datos de alto volumen generado por usuarios que descargan musica, pelicu-
las, etc, ya sea mediante redes peer to peer o mediante descargas directas. Este nuevo
paradigma de red implica la necesidad de nuevas tecnologias que permitan ademés de
optimizar el uso del ancho de banda disponible, realizar una adecuada diferenciaciéon
de la calidad de servicio de los usuarios que acceden a la red.

La optimizaciéon del uso del ancho de banda se da en todos los niveles de red,
es decir, desde las redes troncales hasta los puntos de conexién a usuario, conocidos
como redes de dltima milla. Sin ir mas lejos, las redes de dltima milla han pasado de
usar como medio de transmisiéon par trenzado de cobre en los inicios de la telefonia,
a fibra optica en la actualidad, pasando por el uso de cables coaxiales y soluciones
inalambricas. Aunque el uso de la fibra dptica no es aun generalizado, se considera
que solo es una cuestion de tiempo para que al final los usuarios terminen todos
interconectados mediante redes Opticas. Siendo entonces la fibra 6ptica el medio de
transmisién con mejores perspectivas a futuro para ser utilizado como soluciones de
ultima milla en redes de banda ancha, surge la necesidad de investigar la forma como
mejor podemos llegar a aprovecharla.

Como ya deciamos al principio de este capitulo, uno de los puntos criticos para un
uso 6ptimo del ancho de banda disponible en una red 6ptica estara determinado por la
forma como se accede al medio. Existen tres técnicas para acceder al medio 6ptico, la
mas conocida es WDMA en donde a cada usuario le es asignada una longitud de onda
para que transmita la informacién que desea. Con esta técnica se usa eficientemente
el ancho de banda y se consiguen realizar transmisiones asincronas|[29, 30, 31]. Sin
embargo el numero de longitudes de onda disponibles esta limitado normalmente a
valores inferiores a 20, siendo que en redes PON (Pasive Optical Networks) tipicas,
el namero de usuarios ronda los 32 [32]. OTDMA por su parte utiliza multiplexacion
por divisién en tiempo para realizar el acceso a la red, con ella K slots de tiempo
son asignados a K nimero de usuarios. No obstante, en esta técnica la tasa de bit
esta limitada al ancho de banda de los dispositivos electronicos, y ademés solo es
posible su implementacion en redes sincronas [32]. OCDMA es la tercera opcién y se

Thttp://www.internetworldstats.com /stats.htm
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postula como una prometedora opcién para ser usada como técnica de acceso en la
siguiente generacion de redes. Para hacer tal afirmacion nos basamos en el hecho de
que potencialmente OCDMA tendra las terminales dpticas y unidades de red de mas
sencilla configuracién y que no necesitaran sincronizacioén electronica. Ademés dentro
de las grandes ventajas de OCDMA se encuentran [29, 33, 19, 2, 34, 35]:

Todo el procesamiento de la senial se hace a nivel 6ptico.

» Transmisiéon asincronica.

Uso eficiente del ancho de banda

Ancho de banda por demanda.

Protocolos y Control de red simplificado.

Flexibilidad y controlabilidad de la calidad de servicio.

Como se puede ver OCDMA es una tecnologia bastante atractiva y que a pesar de su
proyeccién y anos de investigacion aun tiene muchos aspectos por resolver. Con estos
antecedentes en el ano 2004 se presentd ante el Ministerio de Educacién el proyec-
to titulado “Sistemas Opticos con Multiplexacién por Divisién en Codigo (OCDMA)
Empleando Redes de Difraccion de Bragg Sobre Fibra y Filtros Planares AWG, (SOD-
ICO), para ser incluido dentro del plan de financiacion de proyectos de I+D en el mar-
co del Plan nacional de Investigacién Cientifica, Desarrollo e Innovacién Tecnolégica
2004-2007. El presente trabajo se enmarca en dicho proyecto, cuyo objetivo principal
es el de realizar un estudio completo de los sistemas OCDMA y contribuir con nuevas
propuestas para la optimizaciéon del mismo.

En la actualidad OCDMA aun no ha sido implementado en sistemas comerciales,
queda todavia un largo camino para que los sistemas OCDMA sean una realidad para
los actuales y futuros usuarios de las redes 6pticas. Redes del tipo FTTH (Fiber To
The Home) o FTTC (Fiber To The Curb) seran en principio las mas beneficiadas de
los avances que se consigan en OCDMA[29, 20]. Sin olvidar que dia a dia surgen nuevas
aplicaciones relacionadas con el procesamiento 6ptico de las senales, como por ejemp-
lo, la capacidad de enrutamiento que se puede conseguir mediante la implementacién
de etiquetas Opticas[36]. Pero para conseguir soluciones basadas en OCDMA, se re-
quiere dar soluciéon a multiples problemas que aun quedan por cubrir. Entre ellos se
encuentran; complementar los modelos de ruido en sistemas OCDMA, optimizar el
diseno y las caracteristicas de los dispositivos usados para codificar y decodificar las
senales, comprender el comportamiento de la senal procesada transmitiéndose por la
fibra Optica, etc. Los anteriores no son si no una minima muestra de los aspectos que
faltan por resolver y que sin los cuales OCDMA seguira estando en los escritorios de
los grupos de investigaciéon y no con los usuarios. En este contexto, el presente traba-
jo busca contribuir a la solucién de algunos de los problemas mencionados, mediante
un anélisis tedrico de los sistemas OCDMA vy realizando propuestas con respecto al
disefio y fabricacion de los dispositivos cod/decodificadores cuya viabilidad queda
demostrada tedrica y experimentalmente.
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1.3. Objetivos y Estructura de la Tesis

Los objetivos generales de la tesis estan centrados en hacer, primero un estudio
teorico de los sistemas de Acceso Multiple por Divisién en Codigo, dentro del cual
se daré especial énfasis al modelado del ruido presente en los sistemas OCDMA de
tipo coherente. El segundo aspecto en el que nos concentraremos serd en el diseno,
simulacion, fabricacion y testeo de codificadores y decodificadores basados en redes de
difraccion de Bragg. Para conseguir estos objetivos generales, fue necesario desarrollar
paso a paso objetivos especificos que nos permitieran conseguir las metas establecidas,
y los cuales citamos a continuacién:

= Proponer un modelo de ruido para sistemas de secuencia directa OCDMA de
tipo coherente, que describa las diversas causas de limitaciéon o degradacion de
la transmisién.

= Investigar y documentar las distintas técnicas de codificacion/decodificacion en
redes y sistemas OCDMA, prestando especial interés a aquellas que utilizan o
sean susceptibles de utilizar redes de difraccion sobre fibra 6ptica y/o multiplex-
ores AWG (Array Waveguide Gratings).

= Disenar, fabricar y testear parejas codificador/decodificador para su empleo
en redes OCDMA basados en redes de difracciéon sobre fibra 6ptica. En este
apartado se prestard especial interés a las redes de difraccion de tipo siper
impuesto con modulaciéon de amplitud y fase para la generacion de codigos
bipolares DS-CDMA.

= Plantear una nueva alternativa de disefio de dispositivos cod/decodificadores
basados en redes SSFBGs que procuren una disminucién de las pérdidas de
insercién, pero manteniendo las correctas propiedades de codificacién y decodi-
ficacion.

= Comprobar la posibilidad de recodificacion de pulsos usados como identifi-
cadores de etiquetas en redes de conmutacion de paquetes.

= Demostrar el efecto de la dispersion sobre los pulsos codificados y decodificados
por dispositivos basados en redes de difracciéon de Bragg.

El desarrollo de los anteriores objetivos es descrito en los capitulos cuya estructura
explico a continuacion. En el Capitulo 2 Modelado del ruido en sistemas OCDMA,
se plantea una optimizacién al modelo del ruido de batido presente en los sistemas
OCDMA con modulacion OOK (On-Off Keying), incluyendo formas arbitrarias de
pulso de entrada y considerando uso de receptores de ancho de banda variable. Den-
tro de este mismo capitulo se hacen dos propuestas adicionales, una que se refiere
al modelado en sistemas OCDMA que usan modulacion DPSK (Differential Phase
Shift Keying) y otra en donde se modela el sistema bajo hipotesis de trafico asincrono
tanto para OOK como para DPSK. En el capitulo 3, Sistema OCDMA basado en
redes de difraccion de Bragg superestructuradas uniformes, se empieza enunciando
la teoria basica de las redes de difraccion de Bragg haciendo hincapié en las redes

11
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superestructuradas. Se continia con la descripciéon de las caracteristicas y la forma
como se disena una familia de c6digos Gold. Posteriormente se resume la forma como
se fabrica una red de difraccion y los principales parametros que se tiene en cuenta
para la fabricacion de una red como dispositivo cod/decodificador. Con los anteriores
temas resueltos se procede a explicar la manera como el proceso de codificacién y de-
codificacion es llevado a cabo con las redes de difraccién de Bragg uniformes y usando
codigos bipolares. De acuerdo a los resultados anteriores, se observa que en los dis-
positivos cod/decodificadores existe una fuerte dependencia de la sintonia en longitud
de onda con respecto a la temperatura, por ello en la siguiente parte se explica dicha
dependencia. Se concluye este capitulo, mostrando la forma como la dependencia en
temperatura puede llegar a ser usada como un factor adicional de multiplexacién en
sistemas OCDMA. El capitulo 4, Dispositivos de alta reflectividad para sistemas
OCDMA, muestra en primera instancia la problematica de las altas pérdidas intro-
ducidas por los dispositivos SSFBGs como consecuencia de su baja reflectividad. Por
su parte las redes de alta reflectividad presentan problemas de deformacion de la
respuesta impulsiva por causa de las pérdidas en potencia y multiples reflexiones a
lo largo de la SSFBG. De tal forma que se plantea una solucién integral mediante
el uso de SSFBGs de alta reflectividad compensadas, disenadas mediante el proceso
DLP (Discrete Layer Peeling). El capitulo 5 Codificacion y decodificacion todo dp-
tica de etiquetas en redes de conmutacion de paquetes, aborda el uso de procesos de
codificacién y decodificacion de senales 6pticas para la implementacién de etiquetas
opticas como identificadores en redes de paquetes o rafagas. Mas exactamente trata
acerca del reuso de los picos de autocorrelacion obtenidos de proceso anteriores, para
ser nuevamente codificados y usados como etiquetas para saltos sucesivos entre nodos
de red. Adicionalmente en este capitulo se describe el efecto que tiene la dispersion
sobre la respuesta de los sistemas OCDMA cuando se usan fibras Opticas estandar.
Para finalizar en el capitulo 6 Sistemas OCDMA incoherentes 2D, se demuestra la
diferencia minima entre canales que debe existir en una sistema OCDMA incoherente
que use codigos en 2 dimensiones (2D - Longitud de onda/Tiempo). También alli se
muestran los resultados obtenidos al implementar parcialmente un sistema OCDMA
incoherente con cédigos 2D.

12



Capitulo 2

MODELADO DEL RUIDO EN
SISTEMAS OCDMA

2.1. Introduccién

Los sistemas OCDMA pueden ser clasificados de multiples formas de acuerdo al
criterio con el que se haga, dos de los méas aplicados y que engloban caracteristicas
destacadas son; su principio de trabajo y las dimensiones del cédigo. Segin su principio
de trabajo podemos tener sistemas OCDMA incoherentes en donde la codificacion es
hecha sobre la potencia 6ptica y sistemas OCDMA coherentes en donde la codificacion
se hace sobre la amplitud del campo electromagnético. Segun las dimensiones del
codigo tenemos OCDMA 1-D que usa codificacion en tiempo 6 en frecuencia y codigos
unipolares o multipolares y OCDMA 2-D que usa codificacion en tiempo y frecuencia
simultdneamente y son usados generalmente en sistemas de tipo incoherente.

Los sistemas OCDMA incoherentes necesariamente usan co6digos unipolares (0,1)
que puede ser en 1 o 2 dimensiones, no obstante el uso de cédigos unipolares trae
muchas desventajas, entre ellas; baja eficiencia en el uso de la potencia y del espectro
y una pobre relaciéon entre el pico de auto correlacion y la correlacion cruzada entre
distintos cédigos o usuarios del sistema [2, 3].

Los sistemas OCDMA coherentes tienen la ventaja de poder utilizar la fase de la
senal y en consecuencia un rendimiento superior. En estos sistemas se pueden usar
codigos bipolares (1,-1) o multipolares con diversos niveles de codificacion de la fase.
Entre las multiples posibilidades de OCDMA, el esquema con el que trabajaremos
es el DS-OCDMA (Direct Sequence-OCDMA) por ser uno de los que tienen mejores
caracteristicas en términos de propiedades de auto correlacién, correlaciéon cruzada,
eficiencia en frecuencia y baja dispersion [1].

Para que el sistema sea coherente se debe garantizar que la duracién del tiempo
de chip sea inferior al tiempo de coherencia de la luz del l4ser. Esto permite el uso
de la fase y por tanto el uso de codigos multipolares, sin embargo, esto conduce
al principal problema de estos sistemas, conocido como ruido de batido. Este ruido
se produce en el fotodetector por el batido en campo entre la senal deseada y las
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Figura 2.1: Diagrama de bloques del sistema OCDMA y fuentes de ruido

senales interferentes. Como demostraremos mas adelante, no es posible eliminar el
ruido de batido, sélo es posible reducirlo mediante el uso de cédigos mas eficientes,
por esta razon el estudio del impacto en sistemas OCDMA es de vital importancia
para dimensionar los posibles sistemas futuros.

2.2. Modelo Basico del Ruido en Sistemas
DS-OCDMA con On-Off Keying

En la figura 2.1 se muestra el esquema del modelo planteado en [37] para analizar
el alcance que tiene la interferencia dentro del sistema. En esta figura se resaltan las
tres fuentes de ruido que deben ser tenidas en cuenta: Ruido MAI (Multiple Access
Interference) y el ruido de batido entre senal e interferencia, ambos consecuencia de
los multiples usuarios presentes en la red y el ruido del receptor (ruido térmico, ruido
de cuantificacion o ruido shot, etc).

Para realizar el analisis del impacto del ruido en los sistemas OCDMA se parte
del modelo presentado en [37], el cual tiene en cuenta los diferentes tipos de ruidos
enumerados en la figura 2.1. En la figura 2.2 se observa el modelo de chips segun [37]
en donde resaltan las siguientes consideraciones:

* Se utiliza lo que se conoce como time gating, de tal forma que el MAI y el
ruido de batido solo son considerados dentro del instante o "chip" central del bit,
equivalente a un periodo de chip 7.

* Supone los chips constantes durante 7.

* Todos los chips, tanto de senal deseada (datos) como de interferencia de multiples
usuarios caen perfectamente solapados.

* Los estados de polarizacion de la senal de dato e interferente se asumen iguales
(peor caso).

* No se incluyen técnicas de thresholding lo que en principio podria mejorar los
resultados del modelo.
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DS-OCDMA CON ON-OFF KEYING
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Figura 2.2: Modelo de Chips segun [37]

En el sistema se supone inicialmente que existen K usuarios compartiendo el medio
de transmision y enviando datos, de los cuales m (0<m<K-1) estdn en un instante
determinado activos, es decir, transmitiendo un nivel alto de senal a la red y por lo
tanto interfiriendo con el usuario objetivo. De acuerdo a ello podemos decir que el
campo eléctrico a la entrada del detector sera:

E(t) = V/Paexpj (wat + da(t)) + Y V/Prexpj (wi(t+7) + i (t—m))  (2.1)
=1

donde P; y P; son las intensidades 6pticas de la senal objetivo decodificada o senal
de datos y de los usuarios interferentes respectivamente, wg y w; son las pulsaciones
opticas, ¢4 y ¢; son las fases épticas relativas respectivas de estas senales y 7; es el
retardo relativo de transito a lo largo de la red 6ptica entre la senal de datos y cada
uno de los diferentes usuarios interferentes. Se asume que ¢4 y ¢; son mutuamente
independientes y que siguen un proceso estocastico Wiener-Lévy con distribucién
gausiana.

Los fotodetectores usados en sistemas Opticos normalmente tienen respuesta de
ley cuadréatica, por lo que podemos decir que la salida después del integrador es:

T. Te
Z:/ %-(E-E*)dt+/ n(t)dt
0 0
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m m TC
Z =TRPy+TRY Pi+2R> /PuPi x / cos ((wi — wa) t — wiTi + ¢q(t)) dt+
) i=1 i=1 0

Dato
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m m—1 T.
+ 2R Z Z\/PinX/ COS((wi—Wj)t—wiTi+WjTj+¢i(t—Ti)—¢j (t—Tj))dt
=i+l i=1 0
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T.
+ /O no(t)dt (2.2)

—_———
RUIDO DE RECEPTOR

Donde R es la responsividad del fotodetector, T, es el tiempo de chip y ng es el
ruido del receptor.

La ecuacion 2.2 retine todos los términos obtenidos durante el proceso de codi-
ficacion y decodificacion. El primer término corresponde a la senal de datos o senal
objetivo. El segundo término es el ruido producido por la mdultiple interferencia de
los usuarios presentes en la red conocido como MAI (Multiple Access Interference).
El tercer término es el ruido de batido de primer orden (PBN), el cual se presenta en
el fotodetector. Es llamado de primer orden porque es el ruido producido al batirse
en campo la sefial objetivo y las m senales interferentes. Este término afecta directa-
mente la senal objetivo. El cuarto término se conoce como ruido de batido de segundo
orden (SBN), y se presenta también en el fotodetector. Es llamado de segundo orden
porque se produce al batirse en campo las senales interferentes entre si, sin implicar
a la senal objetivo o de datos. El ultimo término es el ruido propio del receptor y
engloba al ruido térmico y al shot.

En la ecuacién 2.2, tanto en el término de batido de primer orden como en el
término de batido de segundo orden aparece una funcién coseno con tres términos en
su argumento. El primer término (w; — w;) = (dw);; indica la diferencia que existe
entre las frecuencias de las portadoras de cada uno de los usuarios. Se asume que
esta diferencia no supera 1 GHz ya que todos los usuarios se encuentran dentro de la
misma banda de frecuencia. También podemos asumir que 7, < 10ps [38] ya que uno
de los requisitos de trabajar con DS-OCDMA de tipo coherente es el uso de pulsos
ultra-cortos. Por lo tanto el término completo (dw);; - t < 27 dentro del tiempo de
integracion T, por lo que es un término insignificante. El segundo término es w;;
es aproximadamente una constante durante la duracién de la integral, que también
podemos descartar. El tercer término ¢;(t — ;) — ¢;(t — 7;) = d¢;;(t) es fuertemente
dependiente de la coherencia del pulso éptico dentro del tiempo de integracién. En
consecuencia podemos tener 3 casos a saber: régimen incoherente, régimen coherente
y régimen parcialmente coherente.

Para nuestro primer caso que es el régimen incoherente, se asume que 7, serd muy
superior al tiempo de coherencia de la luz (7). En este caso d¢;;(t) es un proceso
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aleatorio uniformemente distribuido sobre [—, 7], durante el intervalo de integracion
T.. Las integrales de la funcién coseno son iguales a 0, con lo que Z se puede simplificar
a:

" -
Z=TR <Pd +) Pi> + / no(t)dt (2.3)
0

i=1

Se puede ver claramente en la ecuacion 2.3 que el ruido dominante sera el ruido
MAI ya que los términos que corresponden al ruido de batido pueden ser ignorados
al promediarse durante el proceso de deteccion.

En sistemas DS-OCDMA de tipo coherente, la coherencia de la luz debe ser man-
tenida por lo menos dentro de cada chip, dado que precisamente se busca la interacciéon
coherente de los chips en el decodificador para contribuir al pico de autocorrelacion.
En esta situacion, es decir con 7. > T, d¢;;(t) es una constante dentro del tiempo de
integracion, convirtiendo a Z en:

Z = T.R <Pd +> Pi+2) \/PsPicos (Aq)i))
i=1 i=1

+2T. R mz_: i \/Pipj‘ cos (A‘I)”) +/T]0(t))dt (24)

i=1 j=i+1 s

donde A®; = (5w)ich + wiT; + 0Piq y A‘I)ij = (5w)ich —+ w;iT; + 5@1] denotan el
ruido de fase total. A®; y A®;; son procesos aleatorios que varian sobre [—7, 7] de
bit a bit, lo cual resulta en el ruido de batido de los sistemas coherentes.

En los sistemas incoherentes tipicos, la relacién entre % no es muy alta. A esta
relacion la podemos llamar constante de coherencia kt y n0s servira para medir la
propiedad de coherencia de la luz dentro de la duracién del chip. Como 7, ~ BLO (Bo
es el ancho de banda 6ptico del sistema), kt ~ T.By. En la practica los sistemas maés
incoherentes son “parcialmente coherentes” (kt > 1 pero no infinito), por ejemplo la
razon de coherencia de un sistema con ancho de banda 6ptico de 250 GHz con anchura
de chip de 10 ps es de 2.5, lo que esta lejos de ser un sistema totalmente incoherente.
Por lo tanto es importante determinar la relacion que existe entre el ruido de batido
y la razon de coherencia kt del sistema DS-OCDMA.

En el régimen parcialmente coherente, el modelo se puede simplificar asumiendo
que la fase relativa A®; y A®;; se mantienen constantes dentro de cada ranura del
tiempo de coherencia 7., y que son procesos aleatorios mutuamente independientes,
distribuidos sobre [—m, 7] para diferentes ranuras de tiempo. Bajo esta suposicion
podemos decir que Z puede ser expresado como:
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Z = T%(Pd—kZP +2Zi\/Pchos A<I>m>

n =1

Te
kt m—1 m

+2TRY > Y /PP cos(AiI’ijn)—F/no(t)dt (2.5)

n =1 j=itl 5

De tal forma que en esta ecuaciéon cuando kt = 1 es la misma que en un sistema
coherente y cuando kt — oo entonces las ecuaciones se convertirian en la mismas de
un sistema incoherente.

Las ventajas de uno y otro sistema han sido descritas brevemente al principio de
este capitulo, no obstante el interés de nuestro trabajo se centraré especialmente en los
sistemas DS-OCDMA coherentes, y por lo tanto a partir de ahora nos concentraremos
solo en este tipo de sistemas.

Los sistemas digitales son juzgados por su tasa de error de bit (BER por sus siglas
en ingles), por ser esta la medida mas representativa. La BER promedio de un sistema
puede ser escrita como:

k—1
ER=" p(m)BER(m) (2.6)

m=0

donde p(m) es la probabilidad de que m de los K — 1 usuarios interferentes estén
simultaneamente enviando un 1, lo cual obedece a una distribucién binomial

(K- 1)t 9~ (K-1) (2.7)

p(m) = (K —m—1)Im!

y BER(m) es la BER que experimentara el canal de datos con m sehales inter-
ferentes. Si los bits son equiprobables entonces podemos expresarla como:

BER(m) = % [Pe(1/0)(m) + Pe(0/1)(m)] (2.8)

donde Pe(1/0)(m) y Pe(0/1)(m) son las probabilidades de error condicionales de
los simbolos cero y uno respectivamente.

Si se asume que la MAI y el ruido del receptor tienen una distribucién gausiana,
las probabilidades de error son:

Pe(1/0)(m) = %erfc [Pd(%;omﬂ (2.9)
Pe(0/1)(m) = %erfc[Pd(l_Fwal_D)] (2.10)

donde 0 < D < 1+ m€ es el umbral de decision. Adicionalmente og y o1 son las
varianzas del ruido en un sistema coherente para los simbolos 0 y 1 respectivamente.
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Es importante hacer notar que las expresiones de Pe(1/0)(m) y Pe(0/1)(m) se
han deducido con base en una aproximacién gausiana de la funcién de densidad de
probabilidad del total de la senal recibida, que es valida cuando los valores de m son
mayores a 4 [38], 1o cual esta bien ya que el objetivo es tener un sistema con la méxima
cantidad de usuarios posibles.

las varianzas de los valores 0 y 1 se escriben a continuacién:

Oy = Ohiar T Oi T 00 g +0epN (2.11)

2 _ 9 2 2 2 2
01 = Oypar 0y T01_g, + 05N +0pBN (2.12)

o3, 47 es la variacion en la relacion de crosstalk que se producen en la realidad,
es decir, la senal interferente en el punto de muestreo no es cte = P; si no que es
una variable aleatoria con valor medio < P; >y con varianza 0%, ,4,_, . La relacion

de crosstalk o interferencia se define precisamente utilizando la media (f = %’f).

Suponiendo que las distintas variables aleatorias P; son independientes, al ser distintos
usuarios, la varianza o potencia de ruido MAI total del sistema es o3, 4,; = moa; 4;_o-
En general hay que evaluar el 03, 4 7_o Para cada tipo concreto de c6digo y niimero
de chips. En [37] por ejemplo se indica que para un cédigo de tipo Gold-Sequence de
127 chips 0%, 4;_o = 6,5 x 107° - P7.
Los términos o2, y o2, son las varianzas de ruido térmico y ruido shot respecti-
vamente.

4kpTB
ofh = %:BRNM (2.13)
Too = 2eBrRPym¢ (2.14)
0l = 2eBrRPi(1+mé) (2.15)

Br = ﬁ es el ancho del receptor, y Ny, es la densidad espectral de ruido térmico,
que depende de la constante de Boltzman (kg), la temperatura (T') y la resistencia
de carga Ry, el valor tipico para Ny, es lpH—‘f, e es la carga del electrén.

En la varianza of se ha incluido el término 0%, el cual corresponde a la varianza
del ruido de batido secundario, y podemos deducirlo sabiendo que P, = P; =P y

reemplazando en el 4to término de la ecuacién 2.4 tendremos la corriente de ruido de
batido secundario

m—1
. Z
ISBN = = 26P,; Z Zcos (A®;;) Py = [—m, 7]
¢ i=1 "
untforme
m—1 m
<ispN > = 2Py Z Z < cos(AP;;) > =0
i=1 j=i+1 0
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oipny = <ispny > —<ispn >
—0
m—1 m m(m 1)
= 4£%2p? 2(AD;) > =202p7
3 dZ,Z<COS( j) > =20F 5
=1 j=1+1 '1
-3
= &£Pm(m—1) (2.16)

De la misma manera en la varianza de o} aparece el término 0%\ que corresponde
a la varianza del ruido de batido primario, y que de manera similar a lo que se hizo
con 0%y se puede encontrar que es:

obpy = 26Pim (2.17)

Con este ultimo resultado concluimos las expresiones necesarias para obtener la
BER de un sistema OCDMA con modulacién On-Off Keying.

Usualmente en redes DS-OCDMA el nivel de crosstalk es muy bajo (§ < 1). La
relacion entre la varianza del batido primario y el ruido del batido secundario esta
alrededor de mig, de tal forma que si m no es muy grande (m§ < 1), el batido secun-
dario puede ser ignorado. En nuestro caso el batido secundario no puede ser ignorado
yva que estamos buscando modelar un sistema en donde queremos tener una gran
cantidad de usuarios.

2.3. Modelo Generalizado del Ruido en Sistemas
OCDMA con Modulacién On-Off Keying

El modelo del apartado anterior nos permite visualizar la influencia del ruido sobre
un sistema OCDMA con On-Off keying. No obstante este modelo adolece de algunas
caracteristicas importantes si se pretende usar en otros entornos, entre ellas:

= Tener en cuenta la forma del pulso. En los sistemas 6pticos DS-OCDMA de
tipo coherente la senal de entrada son pulsos de corta duraciéon. Estos pulsos
pueden tener multiples formas aunque generalmente son considerados de forma
gausiana.

= Dar la posibilidad de variar el ancho de banda del filtro receptor para incluir
el ruido fuera del tiempo de chip de la senal objetivo. Considerar el ruido solo
para el tiempo de chip de la senal objetivo es valido para sistemas que utilizan
“time gating”, que requiere tiempos de integracién muy bajos y receptores con
anchos de banda elevados comparables al tiempo de chip.

= Poder incluir un receptor con respuesta impulsiva hrc(t) arbitraria.

Introduciremos en este punto un conjunto de modificaciones al modelo para considerar
una deteccion més real. Se tomara en cuenta un receptor caracterizado por su funcion
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Pd

ANV,
ANV,

T, -

ANV,

j—Periodo de Bit —4—

Figura 2.3: Modelo con pulsos de forma gausiana.

de transferencia, forma arbitraria para los “chips” decodificados y el efecto de la
interferencia durante todo el tiempo de bit.

En la Figura 2.3 se ilustra con pulsos gausianos las posibles seniales que tendriamos
después del proceso de decodificacion. El proceso de decodificacién consiste en correlar
la senal original codificada y la respuesta del dispositivo decodificador ubicado en el
receptor. Por esta razon, la cantidad de pulsos de la senal interferente es de 2N-1 en
donde N es el nimero de chips del c6digo, asi mismo, el tiempo de duracion de la
senal recuperada serd 2N-1 veces el tiempo de chip original.

Teniendo en cuenta que ahora la forma del pulso es arbitraria, la envolvente de
campo complejo a la salida del decodificador, puede ser escrita como:

N-1 m
E(t) = s(t)V/Paexp j (wat + da) +s()@ | > <Z \/I?iexpj@ﬂ') 5 (t — KT.)
k=—(N-) \i=

(2.18)

En donde s(t) es la funcion normalizada que describe la forma del chip y ¢x; es la

fase Optica relativa entre los k chips a la salida del decodificador durante el periodo

de bit. En la ecuacién 2.18, se observa que la sumatoria de los chips incluye 2N-1
términos, lo cual corresponde a la longitud de la senal decorrelada.

Para un sistema DS-OCDMA que emplea fotodeteccion cuadratica (fotodetector

seguidor normal), tomando moédulo al cuadrado de la ecuaciéon 2.18 y aplicando la
respuesta del receptor obtenemos que la fotocorriente esta dada por
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i(t) = <Pdr Z ZPF t — kT, >+2%\/Fd§m: VP (t) cos (AD;)
=1

—N i=1

+2R i I‘(t—ch)mi i \/PiPj cos (A®;) (2.19)
i=1 j=i

k=—(N—1)

Esta fotocorriente esta ordenada en los mismos términos de MAI, batido primario
y batido secundario que el modelo anterior. Pero tiene términos adicionales, ya que
existe una nueva sumatoria que incluye el namero total de chips (2N-1). La funcion
I'(t) se define como I'(t) = s%(t) ® hre(t) y Ad;jes la diferencia de fases entre los
chips ubicados en la posicion temporal k£ de las senales de los usuarios ¢ y j. Notese
que ahora la funcion T'(¢) incluye tanto la forma de los pulsos de la fuente Optica
codificada, como la respuesta concreta del receptor empleado. Ambas pueden ser por
lo tanto arbitrarias.

Podemos particularizar la fotocorriente para el instante central (¢t = 0), que ha sido
tomado como el punto 6ptimo por ser donde se produce el pico de la senal decodificada
(Py4), y normalizando con respecto a R.

m

I = %:PJ(OH—R Z ZF —kT,) +2\/PdPZI‘ cos (AD;)

—(N-1) i=
N m—1 m

2P > D (=kTe) Y Y cos(Adyy) (2.20)
k=—N i=1 j=i+1

Asumimos al igual que en [37] que los términos de fase A®; y A®;;; son procesos
aleatorios independientes. De esta manera los términos de potencia de ruido son

ohpn = 2mEPIT?(0) (2.21)
N-1
otpy = m(m—-1)P; > T?(—kT.) (2.22)
k=—(N-1)
N-1
otrar = MONar—o Z 2 (—kT) (2:23)
k=—(N-1)

Para el calculo de la BER, en este caso, consideramos nuevamente que las distribu-
ciones de ruido de batido, tanto primario como secundario, son de tipo gausiano. Asi,
podemos aplicar el modelo de detector con umbral de decisién 6ptimo, cuyo parametro
de calidad se define como

_ (i —Io)
Q=" (2.24)
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y por lo tanto a partir de éste, la probabilidad de error de bit queda como
1 Q
BER(m) = —erfc| —= 2.25
(m) = gerte () (2:25)
Las incognitas por lo tanto son I e Iy, es decir las fotocorrientes para el simbolo

“1” y el simbolo “0”, asi como las desviaciones tipicas de ruido totales para ambos
simbolos. Estas se deducen a partir de la ecuacion (2.20).

I =(I)

PyL(0) + Pim Y T (—kT.)
k

PaT(0) 4+ EPym Y T (—kT.)
k

P,T(0) {1 + §m%] (2.26)

de la misma manera hallamos la expresién para I
Iy = Pagm Y T (—kT.) (2.27)
k

las desviaciones de ruido siguen la misma forma que en las expresiones 2.11 y 2.12
que junto con las anteriores nos permiten considerar Q como:

P,T(0)

\/‘7%4,41 + U%‘BN + UtQh + U?h—o + \/‘7%4,41 + G?‘?BN + 0129BN + UtQh + G?h—l
(2.28)

Dado que el conjunto de ruidos de interferencia de batido se pueden expresar en

<P;>
Py

interés poder expresar también el resto de términos de ruido con base en la relacion
de Senial a Ruido (SNR), y alcanzar una descripcion mas homogénea y manejable.

Q=

términos relativos a través de la relacion de crosstalk (5 = ), resulta de gran

1 _ OrrAI 0 (2.29)
SNRyar P2 ‘

tomando en consideracién el ruido shot sélo para cuando se envia un bit 1, tenemos:

02,1 2eBpRP;(1+m&) 2eBr(1+mf) 1 (2.30)
R2 (P,0(0)) R2 (P,0(0))? RP,T2(0) SN Rihot '
asi mismo la relacién senal a ruido térmico es
2 Ny B 1
Oth . __ThOR (2.31)

R2 (P,0(0)°  R2(P(0)?  SNRu,
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donde Bpg serd el ancho de banda equivalente del receptor calculado sobre la
funcion de transferencia en frecuencia del receptor

BRr

[ 1Hrc@?an = [ |Hrc@P a0 (2.32)
—Br —o00
J | Hre(@)[ a9

R = W (2.33)

como tanto el ruido shot como el ruido térmico son dependientes del componente
electronico del receptor, y por comodidad, podemos reducir las dos expresiones ante-
riores a un solo término

1 1 1
SNR _ SNR,,  SNR.,

reemplazando las ecuaciones 2.21, 2.22, 2.23, 2.29 y 2.34 en la ecuacién 2.28 hal-
lamos que

(2.34)

1
Qoox = = = T = = 1
Vet +m m = DET + S 4\t +m(m — &L+ 2mé +
B (2.35)
donde definimos el pardmetro normalizado I" como
N-1 2
_ _ v L7 (—KT,
T Zeh=—(N-D) ( ) (2.36)

2(0)

A vpartir de la expresion 2.35 podemos llegar a unas primeras conclusiones. La
primera de ellas es que cuando el valor de crosstalk £ es bajo y el nimero de usuarios
reducido, el ruido de batido primario es la fuente de ruido dominante. Y la segunda
es que el ruido de batido secundario se incrementa en razén de m (m — 1) T y el ruido
MATI se incrementa con mlI.

Consideremos ahora dos casos extremos que nos permiten cuantificar el impacto
del término T cuando variamos el ancho de banda del receptor. Primero supondremos
que usaremos time gating, lo cual implica, suponer un ancho de banda de receptor
muy grande. En el caso extremo este ancho de banda serd comparable con la tasa
de chip Bg — ﬁ Por lo tanto asumimos que I'? (—kT,) < T'?(0)Vk # 0 y por lo
tanto T' ~ 1. Aqui la contribucién de ruido MAI y de ruido de batido secundario
al sistema es minima. Por otra parte podemos suponer que el ancho de banda del
receptor es minimo, en este caso comparable al periodo de bit, B — ﬁ En este caso
podemos asumir que I'? (—kT,) ~ T'2(0)Vk = [~ (N — 1), (N — 1)] y en consecuencia
I — (2N —1). para este segundo caso la contribuciéon de ruido MAI y de ruido de
batido de segundo orden es la maxima posible.

Los casos que hemos descrito no son précticos en condiciones reales, lo tipico es
tener un sistema que usa técnicas de time gating que no son absolutamente perfectas.
Por tal motivo lo mejor es considerar un caso intermedio, en donde I' integra la
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Fuente -
pulsada y _.Codificador_,®_, Decodificador _:\_/_\_/_ Hp (€)=
modulacion OCDMA OCDMA FAVAY Flhe (]
£,

DPSK ]
K-1 usuarios

Figura 2.4: Diagrama de bloques para el sistema OCDMA con modulaciéon DPSK

contribucién de ruido de los 2N-1 chips ponderados de acuerdo a la funcién I'(t).
Notese que I' puede ser considerado como el nimero efectivo de chips que son tenidos
en cuenta como contribuyentes al ruido SBN y MAI, y puede variar entre 1 y 2N-1.

2.4. Modelo del Ruido en Sistemas OCDMA con
Modulaciéon DPSK

Differential Phase Shift Keying (DPSK), ha sido propuesta y demostrada experi-
mentalmente en sistemas OCDMA [39][40]. DPSK presenta dos ventajas destacables:

1. la relacion senal a ruido y la relacion senal a interferencia se ven incrementadas
porque la energia del simbolo “0” ya no es nula y en consecuencia la apertura
del diagrama de ojo aumenta en un factor de dos.

2. La apertura del diagrama de ojo después de la deteccion diferencial proporciona
valores simétricos positivos y negativos para los simbolos “1” y “0”. Esto permite
obtener un nivel umbral 6ptimo de deteccién igual a cero, independiente de la
potencia 6ptica promedio que llega al receptor.

En DPSK se reduce la complejidad para determinar el nivel umbral, pero por otra
parte requiere dispositivos adicionales, entre ellos el detector diferencial y el inter-
ferometro Mach-Zehnder con un tiempo de retardo entre cada terminal igual a un
periodo de bit.

En el caso concreto de OCDMA se codifica un pulso 6ptico tanto para el simbolo
“1” como para el simbolo “0” y la informacién de los mismos se modula en la fase.
Mas concretamente en la diferencia de fase Optica entre un pulso codificado y el
inmediatamente posterior. Esta diferencia de fase es de 7 radianes de manera que en
nuestro caso vamos a asumirla como:

Para el simbolo “1”:

¢a—¢a_ p = T (2.37)
Para el simbolo “0”:
¢a—¢a_p = 0 (2.38)

El receptor DPSK requiere un Interferometro Mach-Zehnder (IMZ) con los brazos
desbalanceados exactamente un periodo de bit y con un perfecto ajuste de fase 6ptica
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— Lecodif

S

Figura 2.5: Detector diferencial con Interferometro Mach-Zehnder

entre brazos. Las dos salidas del IMZ se aplican a un par de detectores en configuraciéon
diferencial (resta de corrientes), para producir la fotocorriente final, tal como se ve en
la figura 2.5.

Tomando como plano de entrada al nuevo receptor en el punto indicado como Fj,
y por lo tanto igual que en el anélisis OOK suponiendo la potencia del pico de senal
decodificada como Py, los campos E y F; son:

1

B(t) = —s(t)VPaexp(joa)
~t—i s(t) ® z_: (i \/Fiexpj¢ki> 5 (t—kTe) (2.39)
V2 k=—(N—) \i=1
Ep(t) = %s(t)@jexp(m_a)
+2 (S(t) ® ( i (i VP;j eXPjabkiD) 5 (t— kTC))) (2.40)
V2 k=—(N—) \i=1

Los términos de fase ¢4, ¢4 p, son las fase opticas del pico de senal decodifica
para un bit y para el bit adyacente respectivamente. Los términos éx;, dr; p y son las
fase opticas del pico residual interferente procedente del usuario i-ésimo en la posicion
k-ésima a lo largo del periodo de bit, que aparecen en el bit asociado a ¢4 y en el bit
asociado a qu_ p respectivamente.

En el punto (a) de la figura 2.5 previo al detector, el campo eléctrico es:

Ealt) = %(E(t)ﬂED(t))
Ba)) = 5sOVPa(ewp(i9a) — czp (j6u D))

N—-1 m
+% (s(t)@ > Y Ve [ezp(mi)—e:cp(md_D)}é(t—ch)) (2.41)

k=—(N-1)i=1
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de manera anéloga en el punto (b) de la figura 2.5 tendremos

By(t) = %(jE(tHED(t»
) = 5oy Paj (exp (160) + cop (j6u_p))

N-1
+% (S(t) ® Y Z V' Pij [exp (jowi) + exp (i¢a p)] 5 (t— ch)) (2.42)
k=—(N—1) i=1

Procederemos ahora a calcular las fotocorrientes de los detectores en los puntos a
y b de la figura 2.5. Como se observa en las expresiones de campo eléctrico anteriores
para nuestro caso de receptor DPSK, tanto en el término de “sefial”, como en los
términos del sumatorio de “interferencias”, aparecen dos elementos en lugar de uno
como en OOK, es decir a cada detector llegan dos copias tanto de la senal como de
las interferencias.

Tendremos en cuenta para simplificar los calculos que los términos de la forma se
pueden expresar como

eap (jén,i) £ exp (jdri ) = exp (jon) (1 £ exp(p)) = exp (jon)ai  (243)

donde ¢ por ser la diferencia de fase entre un bit y el adyacente de la i-ésima
fuente interferente, es por tanto una variable aleatoria binaria que tomara valores 0 6
7 Unicamente. Esto simplifica la expresion 1 & exp(p) = a;t a una variable aleatoria
de amplitud que fluctia entre 0 y 2 (caso +) con igual probabilidad, para los valores
0 y 7 indicados, o que fluctta entre 2 y 0 (caso -). En términos méas directos esto
significa que las “dobles contribuciones” de cada interferente i-ésimo se sumarin en
fase en unas ocasiones contribuyendo a doblar el nivel de campo y en otras se anularan
a cero.

Procederemos de similar manera que para el sistema OOK con detecciéon directa,
tomando los términos de modulo al cuadrado por una parte, asi como los términos de
batido por otra. De esta manera las expresiones para las corrientes normalizadas con
respecto a la responsividad, en el punto a) quedara como

o= (r(t) jeap (j¢a) — eap (ida_p)[*) +

_;&gpd Z I (t—kT.) Zlexp (ow) | (a7)*

k=—(N—1)
1

+§Pd\/ggf(t)cos (A®;)a; +
1 N—-1 m— m

+§k—%1) (t — kT.) Z Z VPP cos (AD;) a7 a,  (2.44)

y de similar forma para el punto b)
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' 1
% = ZPdF )|exp (jéa) — exp (ja_ D)}Q
1 N-1 m
bgPiE D0 T (KT Y lenp (o) ()’
k=—(N-1) i=1

+%Pd\/Z; ['(t) cos (A®;) a;f

N-1 m—1 m

+% S D(t—kL) > > /PPcos(Ad)afa) (245)

k=—(N—-1) i=1 j=i+1

La fotocorriente total a la salida del detector diferencial es

ia(t) — ip(t)

it) = 7
i(t) = —PdF (\exp (joa) — exp (jda_p)|* — |exp (joa) + exp (j¢d7D)|2)
+Z§Pd Z I(t—kTe) Z|exp (Jori)| {(ai ) — (a;r)z}
k=—(N—-1)
1
+§Pd\/E;P(t) cos (A®;) {a; —a]} (2.46)
1 N-1 m—1 m
+5 Z I (t—kT,) Z Z V/PiPjcos (A®;) {a; a;, —aaf}
k=—(N-1) i=1 j=i+1

y particularizando en el punto de muestreo que consideraremos t=0 obtenemos

I = 3Pir0) (Jeap (G60) — exp (760 o)[* ~[eop (o) + eap (o o)[")
N-1 m
FEP Y PRI S ean Gow) P { (o) - (a)?}
k=—(N—1) i=1

_,_%Pd\/EZI‘(O) cos (A®;) {a; —af}
i=1

1 N-1 m— m
+5 > Z > /PiPjcos (M%) {a; a; —afal} (2.47)
k=—(N—1) i=1 j=it1

A partir de este punto calculamos los valores medios de corriente para los simbolos
“0” y “1” y las potencias de ruido de interferencia.
Partiendo de la ecuacion 2.47, hallamos primero la expresion para el ruido MAI
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N-—1 m
IMAD = 26P Y T(HT) Y lemp o) {(07)" — ()7} (249)
k=—(N—-1) i=1

el Gltimo término de la ecuacién 2.48 depende de las variables a; y a;, las cuales
no son independientes, si no que cuando a;." =2 — a; = 0y viceversa. Estos dos
casos se dan con una probabilidad igual a 0.5. De aqui se desprende que el término
{(a;)Q — (a?‘)Q} varie entre -4 y 4 con probabilidad igual a 0.5. Por otra parte cabe
recordar que la contribucion de MAI viene dada por las fluctuaciones de potencia
de las senales interferentes P; las cuales en general son una variable aleatoria, que al
igual que en el caso de OOK podemos definir como (P;) = P,;£. Rescatando el caracter
aleatorio de P; podemos reordenar la expresion 2.48 en su forma mas general como

N-1 m
I(MAI) = i Y (kT P {(a;)2 - (aj)Q} (2.49)
k=—(N—1) i=1

. N2 2 . .
Teniendo en cuenta que P; y {(ai ) — (a?‘) } son procesos independientes, en-
contramos que

T(MAT) = 0
- 1 = =5 2 2\ 2
orrar = Iirar = ™16 Z I? (=kT.) Pf{((“i) _(a:r))}
=—(N-1)
1 N—-1
= me | X (k) | (raro + (P)7) 16
=—(N-1)
N-1
= m| Y )| (ot €P)P)  (250)
k=—(N—1)

Para el ruido de batido primario procedemos de forma similar

Ippy = %Pd\/EZF(O) cos (AD;) {a; —a;}
i=1

I(PBN) =0
B T 1 —_— _ 2
oppy =1ty = mZPu%fF?(O)COSQ (A®;){a; —a]}
1 1
= m-Pr%(0)- = -
m4 13 (0) 9

= %ijgﬁ(O) (2.51)

4
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finalmente para el ruido de batido secundario tenemos que

N-1 m—1 m
1 —_ —
Ispy = FPas S T(=kT) Y D cos(Aly) {a; a —afaf}
k=—(N—-1) i=1 j=i+1
I(SBN) =0
m(m—1)1 = S 5
odpy = g P& Y TP (kL) cos? (A {a; ap —afaf}
k=—(N—-1)
N-1
mm—1) 1 5, 5 1
= -~ Z._.p 02 (—kT.) - = -
5 1 Fas Z (—kT.) 58
k=—(N-1)
1 N-1
= gm(m - P& > I?(—kT.) (2.52)
k=—(N—-1)

Nuestro objetivo ahora, es encontrar las expresiones para las corrientes medias
de los simbolos 1 y 0, para poder hallar el valor del factor Q. Para encontrar dichos
valores partimos de la expresion 2.47. Como ya hemos visto anteriormente los valores
medios de los tres dltimos términos de esa ecuaciéon son iguales a cero, por lo tanto

TP00) (|exp (19a) — eap (16a_p)|* ~ |exp (i60) + eop (j6a_p)|)

~
Il

TP0) (lexp G621 (1= eop (j6a_p — 62)[> = [+ cap (j6a_p — 8a)[?)) 2.53)

aplicando las expresiones 2.37 y 2.38 obtenemos que para el simbolo 1

1
L = ZPdI‘(O)(AL -0)
= PuI(0) (2.54)
y para el simbolo 0
1
Iy = ZPdI‘(O)(O —4)
= —P,I(0) (2.55)

El factor de calidad Q bajo la aproximacién de p.d.f gausianas de todas las fuentes
de ruido y con umbral de deteccién 6ptimo es

L -1
= 2.56
@ oo + 01 ( )
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en el caso de DPSK las contribuciones de ruido de los simbolos “1” y “0” son
iguales, porque en ambos casos se codifica un pulso 6ptico, por tal razén

L — Iy
=== 2.57
Q="— (2.57)
0 = 0%rar + 0spN + ObpN + o, + 01 (2.58)
quedando finalmente el factor de calidad Q como
1
QDPSK -

o2 — — o2 442

\/m ( Z\{};‘le—o + (5)2) T+ %m(m —1)&T + %mf + Fs2h(o+)Pf§
- ! (2.59)

2\ = —
\/m(mﬂ-(f) )F—i—%m(m—l)@l“—&-%m{-&-ﬁ

los términos I';, SNRr vy SNRyrar—o estan definido de la misma forma que en el
analisis para OOK.

Habiendo obtenido la expresion del factor Q para los sistemas que usan DPSK, es
conveniente realizar un paralelo con la obtenida en los sistemas que usan OOK. Para
facilitar la comparacién desdoblamos la raiz de Qppsk de forma que aparezcan las
contribuciones de “0” y “1”. Estas contribuciones son exactamente iguales por lo que
en el denominador de la expresién 2.60 hemos puesto un factor 2.

(ppsk = (2.60)

m 1 2\ = m(m—1)&2T mé 1 1
2\/1 (WJF(@ )P+f+?+15m,¢&

comparando la ecuacién 2.60 con la ecuacién 2.35 podemos ver que la potencia del
ruido M AT disminuye tras la estructura de deteccion diferencial, de forma que pasamos

de un término determinado por m a % (m + 52), Por ejemplo, para
un codigo Gold de N=127 chips gxpi—r0o

tendriamos que para un sistema DPSK m + €2 ~ 3,17 x 107°. Esta ligera
reduccion en la potencia de ruido MAI dependera del comportamiento de las sefiales
interferentes, que a su vez son consecuencia de las caracteristicas del cédigo usado.

Por otra parte comparando el término de ruido de batido secundario de los sistemas
DS-OCDMA con modulacién DPSK se reduce en un octavo (1) respecto del que se
verifica en OOK.

El ruido de batido primario también se ve reducido, pero esta vez en un factor de un
cuarto () respecto de la que se presenta en OOK. A pesar de la evidente mejora, cabe
aclarar que en OOK el término de ruido primario PBN solo se da en la contribucion
del término del simbolo “1”. No existe para el simbolo “0” al no transportar potencia.
En DPSK el batido primario entre “sefial” e “interferencia” se produce tanto para el
simbolo “1” como para el “0”.

~ -5 ~ 1
~ 6,5 x 107” y recordando que § ~
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Finalmente decir, que el ruido debido al receptor, es decir, el ruido térmico y el
ruido shot se reduce en un factor de un cuarto %.

La comparacion a nivel global del factor Q, entre los sistemas que usan DPSK y
los que usan OOK, la podemos hacer a partir de los posibles escenarios. El primer
escenario seria aquel en el que el ruido dominante sea el ruido de batido primario, es
decir, £ < 1 y ruido térmico y shot por debajo de los ruidos de interferencia, asi los
valores de Q los podemos simplificar a

1 2
Qppsk = —m_§ = 2—mf
2
1

Qoorx = JomE

En este caso la mejora en términos de Q es 2. Si fijamos el valor de Q, es decir
el valor de BER, la mejora en términos de m seré justamente 4. Es decir las mejoras
en QQ al cuadrado. Esto supone un incremento sustancial en el ntimero de usuarios
activos al utilizar DPSK.

Si ahora el escenario que se nos presenta es donde el ruido dominante es el de
batido secundario, entonces se considera que m > 1y I' > 1 y en ese caso

1
QDPSK = T/
/[ m(m—1)¢£20
2
1
Qoox = —
2¢/m(m — 1)¢2T
QDPSK _ 2\/5
Qooxk

La comparacién completa entre los sistemas OCDMA DPSK y OOK se debe
evaluar por medio de la BER que se realiza en un apartado posterior Por ahora
diremos solo que la BER para sistemas OOK depende tnicamente de los usuarios
activos (0 < m < K — 1) que interfieran sobre el bit de datos, mientras que para el
caso de la BER en sistemas DPSK depende de todos los usuarios del sistema en ese
momento (K —1), ya que en DPSK se transmite seflal tanto para el simbolo “1” como
para el simbolo “0”.

2.5. Modelo del Ruido Bajo Hipétesis Asincrona

El modelo anterior parte de una hipétesis simplificadora en la que la totalidad de
los m chips interferentes se solapan perfectamente en la posicién temporal del chip
de datos recuperado tras la decodificacion (peor caso de ruido de batido). Aunque
esta suposiciéon simplifica notablemente el modelo, no representa una situacién real,
en la que los distintos usuarios del sistema estan totalmente incorrelados no sélo en
fase Optica sino en retardo temporal. Es lo que se conoce como sistema asincrono. En
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Figura 2.6: Sistema DS-OCDMA Asincrono

la figura 2.6 muestra una situacién arbitraria en la disposicién temporal de los chips
interferentes respecto del chip de datos.

La situacion representada en la figura 2.6 introduce una nueva hip6tesis en el
modelo y es que la duracién temporal de los chips puede ser en general menor que la
separacion entre los mismos. Esta hipotesis es valida ya que las fuentes laser pulsadas,
generalmente de tipo Mode-Locked Laser Diode (MLLD), proporcionan anchuras de
pulso en el rango de 0.5 a 10 ps con tasas de repeticion entre 2.5, 5 y 10GHz. En
esta situacion podemos imaginar un ejemplo de sistema DS-OCDMA con una tasa
binaria de 1.25Gb/s (tiempo de bit de 800ps), con una codificacion de 63 o 127 chips
por bit, en el que el tiempo de chip por lo tanto es de aproximadamente 12.7 y 6.3
ps respectivamente. En estos casos, si la anchura del pulso codificador es de 2ps, y
el dispositivo codificador no introduce ensanchamiento adicional sobre el mismo, la
relacion entre tiempo de chip y anchura de los pulsos codificados es de 6.35 y 3.15.

En los sistemas DS-OCDMA de tipo coherente, el cual en nuestro concepto es el
que ha demostrado tener mayores ventajas, el ruido de batido primario es la may-
or fuente de degradacion del sistema. El ruido de batido primario es directamente
proporcional al nivel de crosstalk £, mientras que el ruido de batido secundario es
proporcional a 2. De acuerdo a las expresiones obtenidas en los apartados anteriores
es facil deducir que en la medida que el nimero de usuarios se incrementa, el nivel de
crosstalk necesario para mantener una determinada BER debe ser disminuido. Con
la hipotesis de sistema asincrono se reduce la contribuciéon de ruido de batido pri-
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mario ya que no inciden sobre el chip de datos todos los usuarios interferentes. Esto
se cumple tanto para sistemas con OOK como para sistemas con DPSK.

Para cuantificar la reduccion del ruido de batido primario bajo la hipotesis de un
sistema asincrono asumiremos las siguientes simplificaciones:

= Definimos L posiciones discretas a lo largo del tiempo de chip (7¢), donde los
m chips interferentes pueden estar localizados aleatoriamente. Nos referiremos
a estas posiciones discretas como slots. Asumimos que la probabilidad de ocu-
pacion de cada slot de tiempo por un usuario interferente esta uniformemente
distribuida para todos los slots y que esa probabilidad es a = % Ademas que la
interferencia producida por los usuarios son procesos incorrelados con el mismo
comportamiento.

= El ancho del tiempo de chip (o) es igual para todos los usuarios y esta dado por
o = % Y se considera despreciable el solapamiento entre chips adyacentes.

= Definimos Mp; como el nimero de usuarios interferentes del total de m, que en
un instante determinado ocupan el mismo slot que el de la senal que se desea
decodificar (Py). Los chips Mp; son los que contribuiran al ruido de batido
primario.

= Mps se define como el nimero de usuarios interferentes remanente del conjunto
m—Mp1. Los chips interferentes de estos usuarios caen con igual probabilidad en
cualquiera de los I € [1 — (L — 1)] slots disponibles dentro del tiempo de chip.
El ruido de batido secundario es consecuencia de Mps . En resumen Mp; y Mpo
constituyen el namero total de usuarios interferentes en el sistemas distribuido
de la siguiente manera

m = Mp1 + Z Mpa(1)

Bajo esta extensién del modelo del sistema, las posibles combinaciones de Mp, y Mps
produciran diferentes valores de potencia de ruido de batido primario y secundario,
y por lo tanto diferentes valores de BER. La probabilidad de ocurrencia de cada una
de estas combinaciones se expande sobre un amplio espectro de valores cada uno con
un peso particular que incide sobre la BER del sistema de la siguiente manera

BER(m) =Y _ P (Mpy, Mps (1)) - BER (Mp1, Mps) (2.61)

donde P (Mp1, Mps (1)) es la probabilidad de una combinacion en particular.

La expresion de la fotocorriente en el instante central, que hemos escrito anteri-
ormente podemos re-escribirla para incluir los términos Mp1 y Mp2(l) dividiendo los
m posibles usuarios interferentes como
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N m Mp1
i(t) = %(PJ(O)—FB > > T (kT >+28‘E\/PdP Zr ) cos (A®D;)

k=—N i=1
N-1 Mp1—1 Mp1
F2RP Y T(=kT) > > cos(Adi)
k=—(N-1) i=1 j=i+1
N—-1 L—1 [ MB2(l)—1 Mp2(l)
+2RP, Y T(—kT.) Y Z > cos(ADij) (2.62)
k=—(N-1) =1 i=1 j=i+1

La diferencia con las expresiones de fotocorriente halladas en los apartados an-
teriores, se nota a partir del tercer término, el cual corresponde al ruido de batido
primario. En este término la sumatoria ya no cubre los m usuarios interferentes si no
apenas a los que influyen al chip de datos. El cuarto término corresponde al batido
secundario producido por el batido en campo de las componentes de usuarios que
caen sobre el chip de datos. El ultimo término es el ruido de batido secundario de los
usuarios que caen dentro del tiempo de chip, pero que no influyen directamente sobre
el chip de datos.

Tomando en cuenta las mismas consideraciones que para las ecuaciones 2.20, 2.21,
2.22 y 2.23 con respecto a la aleatoriedad de las variables de fase relativas, los términos
de potencia para el ruido de batido primario y secundario quedan como

obpn = 2MpiEPIT?(0) (2.63)
N-1 L—1

okpn = &P Y D*(=kI.) |Mpi (Mp1 — 1)+ Y Mpa(l) (Mpa(1) — 1) | (2.64)
k=—N =1

las ecuaciones 2.63 y 2.64 toman en cuenta el caso general con el conjunto com-
pleto de posibles combinaciones del vector Mp2(l). Para reducir la complejidad y
el tiempo de procesamiento de la expresion 2.64 podemos asumir que los m — Mp;
usuarios interferentes que causan el ruido de batido secundario estan uniformemente
distribuidos a lo largo de I € [1 — (L — 1)] posiciones. De acuerdo a esto el ntimero de
usuarios interferentes a lo largo de los [ slots puede ser tomado como una constante
Mpo(l) = My = (m — Mp1) (L — 1). Si aplicamos esta simplificacion a la ecuacion
2.64, la potencia de ruido de batido secundario queda como

N-1

oépn =€ P; Z I (—kT.) [Mp1 (Mp1 — 1) + (L — 1) Mps (Mps — 1)]  (2.65)
k=—N

y bajo esta simplificacion la BER(m) de la ecuacion 2.61 se reduce a

BER(m)

> P(Mg1)- BER(Mp:) (2.66)
Mp1=0

v = ()@ C-E) e
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Figura 2.7: Funcién de Distribucién de Probabilidad de que Mp; chips interferentes
sobrelapen el chip de datos

donde P (Mp1)es la probabilidad de que Mpy usuarios interferentes del conjunto
de m se encuentren en la misma posicion de slot del dato decodificado.

La figura 2.7 muestra un ejemplo de la funcién de distribucion de probabilidad
para m = 32 (usuarios activos) y [ entre 2 y 6 slots dentro del tiempo de chip. El
pico de la funcién de probabilidad se localiza aproximadamente en 7, y los valores
de probabilidad P(Mp1) se reducen drasticamente para valores de Mp;, mayores que
el promedio.

Para hallar el factor de calidad Q y asi poder calcular la BER(Mp1), asumimos
que tenemos una aproximacion gausiana, al igual que se hizo para los apartados ante-
riores. Tomando las nuevas expresiones halladas para las potencias de ruido primario
y secundario, y reemplazando primero para el caso de modulacion OOK (ecuacion
2.35) obtenemos

1
Qook = _ : (2.68)
\/SNRJWAI +UET + 53 + \/SNRMAI + W& + 2Mp1§ + gxg
U= Mp (Mpy — 1)+ (L —1) Mpy (Mpy — 1) (2.69)
m — MBl
Mp2 = ——— 2.70
B2 -1 ( )
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2.6. EFECTO DEL USO DE TECNICAS DE THRESHOLDING EN SISTEMAS
DS-OCDMA

Se tienen las mismas consideraciones para el tipo de modulacién DPSK sin cambios
conceptuales. Substituyendo en la ecuacion 2.59 m por Mp; en el término de potencia
de ruido de batido primario, y m(m — 1) por ¥ en el término de potencia de ruido de
batido secundario, obtenemos

1

N — —
\/m (75NRLA,_O + (&) ) T+ VT + f Mpié + 53

Qpprsk (2.71)

2.6. Efecto del Uso de Técnicas de Thresholding en
Sistemas DS-OCDMA

En los sistemas OCDMA es fundamental la habilidad que tiene el receptor para dis-
criminar entre la senal deseada y las senales interferentes. Cuando se realiza el proceso
de decodificacion de la senal, la amplitud de los pulsos decodificados correctamente
puede llegar a ser muy similar a la suma de los pulsos decodificados incorrectamente
de los multiples usuarios. Los receptores 6pticos, dado su limitada respuesta temporal,
no pueden diferenciar entre el pulso objetivo y los interferentes [10, 11]. De tal manera
que en los sistemas OCDMA se requiere utilizar alguna técnica de “thresholding” en
el dominio 6ptico que permita discriminar correctamente las senales.

El thresholding éptico consiste en encontrar un punto de umbral a partir del cual
la senal pueda ser detectada correctamente por el fotodetector, de tal forma que los
valores que estén por debajo de ese umbral sean despreciados. Mediante el uso de estas
técnicas es posible reducir, y en el mejor de los casos eliminar, el ruido incoherente
MAI y el ruido de batido de segundo orden. No obstante el ruido de batido primario
es irreducible usando este tipo de técnicas.

Existen multiples técnicas de thresholding que han sido propuestas por diferentes
autores [39, 41,42, 9, 43]. Aunque podemos decir que en términos generales las técnicas
tipicas de thresholding 6ptico se basan fundamentalmente en la induccion de efectos
no lineales en fibras 6pticas u otros materiales no lineales. Gracias a estos elementos se
pueden generar componentes espectrales que contengan la informacién deseada y que
luego podrén ser seleccionadas mediante un filtro. El hecho de que las componentes
espectrales generadas lleven la informaciéon deseada, ocurre porque solamente el pulso
decodificado correctamente tiene la energia de pico necesaria para inducir los efectos
no lineales.

En la figura 2.8 podemos ver como el pulso decodificado correctamente sufre un
desplazamiento en su espectro, tanto hacia longitudes de onda més bajas como hacia
longitudes de onda més altas, mientras que el pulso decodificado incorrectamente
no sufre ningin desplazamiento. Finalmente un filtro 6ptico sintonizado para dejar
pasar las longitudes de onda deseadas filtra el espectro antes de la deteccion. Un
thresholder ideal puede eliminar completamente el ruido de batido de segundo orden
y la interferencia de multiple acceso; 03, ,; = o2 gn = 0 [44].

Normalmente para llevar a acabo el thresholding se usa el esquema de la figura
2.9, basicamente consiste de un amplificador de fibra dopada con Erbio (EDFA), el
elemento no lineal y un filtro 6ptico. Se han demostrado diversas tecnologias segun el
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Figura 2.8: Resultados espectrales para un thresholder basado en HNLF de un pulso
decodificado incorrectamente (linea negra) y uno decodificado correctamente (linea
gris) y la respuesta del filtro (linea a trazos)[11].

dispositivo que se use para implementar el efecto no lineal, entre ellos podemos citar; la
HNFL (High NonLinear Fiber) [42, 45], que puede ser una fibra de cristal fotonico de
la cual se usan algunas decenas o centenas de metros, fibras de dispersion desplazada
de alta no-linealidad [46, 47]. Otras tecnologias como las guias PPLN (Periodically-
Poled Lithium Niobate) han demostrado muy altas eficiencias con relativamente baja
potencia de pulsos [10, 48], o las estructuras de tipo Sagnac de fibra no lineal como
los NOLM (Non-linear Optical Loop Mirror) [49, 50].

Aunque los procedimientos de implementacion de los thresholders son muy het-
erogéneos en funcién de los dispositivos no-lineales utilizados, en todos ellos se produce
una discriminacién segin la potencia 6ptica instantanea de la senal, que se traduce en
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Figura 2.9: Thresholder 6ptico
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2.6. EFECTO DEL USO DE TECNICAS DE THRESHOLDING EN SISTEMAS
DS-OCDMA

un desplazamiento de frecuencia y un posterior filtrado éptico. Este proceso se puede
ver como una funcion de transferencia de potencia de entrada instantéanea a potencia
de salida instantanea no lineal como el representado en la parte derecha de la figura
2.9.

Como podemos ver en dicha figura, el thresholder ideal queda definido mediante
dos tnicos parametros, 1) la potencia instanténea a la que se produce el escalon de
discriminacion no lineal, y 2) la relacion entre la atenuacion de las potencias mas
bajas (por debajo del umbral) respecto de las que estan por encima del mismo, o lo
que se puede denominar “relacion de thresholding” (TH en el esquema de la figura
2.9).

Para la aplicacion del thresholder al modelo de céalculo de la BER del sistema
OCDMA es necesario suponer que el valor umbral de potencia éptica instantanea,
y por lo tanto de fotocorriente equivalente, se encuentra ajustado dentro del rango
que forma la apertura del diagrama de ojos sin thresholder. Con esto aseguramos que
realiza su funcién correctamente. Adicionalmente para poder incluirlo en el modelo,
el thresholding éptico debe tener una respuesta paso ideal. De esta manera, definimos
una ganancia optica debida al thresholding (G, = —10log10(gtr)), como la relacion
entre la senal antes y después del thresholder.

Para incluir el efecto del Thresholding partiremos de las expresiones para el sis-
tema con modulacion OOK. Los primeros términos que se afectan, son los de las
expresiones 2.21, 2.22 y 2.23, y por lo tanto el factor Q en la ecuacién 2.35. El efecto
se incluye facilmente substituyendo el I' original y teniendo en cuenta que afecta de
forma diferente al simbolo “0” que al simbolo “1”.

Bit'0 — T, =Tg (2.72)
Bit'l! — TI}=(T-1)g})+1 (2.73)

Notese que para el simbolo “0”, los ruidos SBN y MAI son reducidos para la
totalidad del ntmero equivalente de chips T, pero para el simbolo “1” los beneficios
de la ganancia por el thresholding solo afecta si I' > 1. La apertura del ojo dada por
I; — Iy dentro de la definiciéon del factor Q también se vera afectada por la ganancia
de thresholding. En este caso la senal multiusuario promedio de los simbolos “1”7 y
“0” no puede ser eliminada, como se hizo en las ecuaciones 2.26 y 2.27 debido a la
discriminacién en potencia. Aun asi podemos incluir el efecto con un nivel de crosstalk
modificado como fl = &g, para todos los valores de k dentro de Iy definido en 2.27
y aplicdndolo para todo k # 0 dentro de I;. La apertura de ojo resultante es

Iy — Iy = PT(0) [1 + &m] + Paémgen | Y T (—kT.) = Y T (—kTe) (2.74)
k#£0 vk

La expresion 2.74 se puede simplificar facilmente porque la resta de las sumatorias
se hace igual a T'(0) y rescribiéndola tenemos

Iy — Io = Pal'(0) [1 + &m (1 — gen)] (2.75)
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es importante ver que esta ecuacion es independiente de la forma de la funcién
['(t) y por lo tanto independiente de T.

En el mejor de los casos, cuando g, < 1, la apertura del diagrama de ojos se
incrementa en un factor de (14 &m) y sin ganancia de thresholding (g, = 1) las
expresiones halladas en los apartados anteriores no sufren modificaciones.

La expresion del factor Q en el modelo del sistema con modulacién OOK, incluyen-
do el efecto de thresholding queda definitivamente como

1+&m (1 — gin)

Qook,, = —
\/ mI'g

SNE T m(m—1)€To + o3 + \/#FQAI +m(m—1)&T1 +2mé + 5og
(2.76)
Para el sistema con modulacién DPSK el efecto del thresholding éptico, se aplica
antes del receptor DPSK. De tal forma que I' debe ser modificado, pero solamente
atendiendo la consideracién de los simbolos 1, es decir, segtn la expresion 2.73.
No se realiza ninguna modificacion en la apertura del diagrama de ojo, ya que en
la deduccion del factor Q no se realizé ponderacion alguna. Por lo tanto el factor Q
en sistemas con modulacion DPSK queda como

1

o\ — —_
\/m (7SNRN11AI,O — (&) ) 'y + %m(m —1)€2T + %mg + SNlRR

@pPsKqy, (2.77)

Los cambios en las ecuaciones bajo hipotesis de sistema asincrono son anélogos.

2.7. Efecto de la Polarizacion de las Senales
Interferentes

El modelo planteado por [37] consideraba que la polarizacion entre la sefial de datos
y la senal interferente era la misma, lo cual significa que se realiz6 el estudio para el
peor caso. A continuacion se realiza el analisis para encontrar cual es efectivamente el
efecto cuando se modela el sistema con estados de polarizacion aleatorios para cada
una de las senales.

Partimos de que el campo eléctrico lo podemos definir como:

o) - [el(tg ]ejg,rft (2.78)

En donde e1(t) y e2(t) son componentes complejas transversales del campo respec-
to a vectores ortogonales de referencia

Estos vectores pueden modificar su posicién a medida que el campo avanza por el
material sobre el que se propaga, de tal manera que se debe definir una matriz de Jones
de birrefringencia que representa el cambio de polarizacion que causa determinado
material o componente cuando el campo se propaga

| 28 |- o ] (2.79)
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2.7. EFECTO DE LA POLARIZACION DE LAS SENALES
INTERFERENTES

En la representacion de stokes, cada estado posible de polarizacion o SOP (State
of Polarization), se representa en un punto del espacio 3 D con coordenadas S1, S2,
S3, respecto de las coordenadas unitarias s1, $2, S3 .

Una caracteristica de la representacion de stokes es que todos los SOP estan con-
tenidos en la esfera de Poincare y se dice que puntos diametralmente opuestos en la
esfera son o corresponden a polarizaciones ortogonales.

Si consideramos un vector de referencia S (sefial de datos) en el espacio de stokes
alineado con §; (por conveniencia) se puede expresar la relacion SOP entre las sefiales
interferentes y S en términos de las coordenadas esféricas 6 y ¢ (figura 2.10a.).

[ } — Qu(6)Qa(6) [ o ] (2.80)
e Ve

donde V Ji es el vector de Jones de la senal interferen_t'e arbitraria S yVJdes
el vector de Jones de la senal de datos correspondiente a Sg.
Las matrices Q1(¢) y Q2(0) las podemos definir como

ei% 0
Qi(0) = 2 (2.81)
0 ez
0 0
cosg  jsing
@) = | fnh Ty (252
J sm 3 COS 5
El producto Q1(¢)Q2(6) nos proporciona la relaciéon entre las polarizaciones
e 0 i . .9
el2 - cos elz - jsin & el
Q) = l ie Ty s ;] [ 0 ] (2.83)
jsing e’z -cosg
De tal forma que nuestras nuevas componentes complejas de campo seran
, : 0
e, = % - cos P! (2.84)
, : 0
ey = et -jsin§ (2.85)

La relacion de potencias asociadas a las componentes “heterodina” (paralela) y total
sera:

2
! 2 9 !
€1 COS 5 61’ 0 1
7= Tz D) 26082525(1—1—0059) (2.86)
el + ey e
1
7 = 5 (1 +cosd) (2.87)

st 68 =0 Peor caso, batido per fecto
st 8 =m No hay batido
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Caso sin a). b).
batido

Figura 2.10: a). Representacion de la esfera de Poincare, b).Descripcion del area que
cubre la variacion del angulo de la senal interferente

Podemos suponer que §; estaran distribuidos uniformemente en la superficie de
la esfera. Esta suposicion ha sido generalmente aceptada.
El area correspondiente a este df es 2 sin 0df(figura 2.10b.)

/27Tsin0d0 = dr
0

/ﬁ Py(0)d) = 1
0

1

Py(6) 5 sin 6 (2.88)

En donde Py(0) es la funcion de densidad de probabilidad para el angulo 6 exten-
dida entre 8 = [0, 7].

La aleatoriedad de la SOP afecta los términos de batido, de forma que cada uno
de los términos cos (A¢;) 6 cos(Ag;j) se deben afectar por un término ,/y; al ser
7: una fraccién de la potencia total. Ademéas podemos suponer que cos (A¢;) y /7i
son funciones aleatorias independientes. De esta forma la media y la varianza quedan
como

E (cos (A¢i) - /i) = E (cos (A¢;)) E'[y/7i] =0 (2.89)
-0
0% = E (cos® (A¢;) - vi) — E (cos (Ag;) - Nons
=0
o :/ cos® (Agi) - Pag, (Agy) - dAg; - O/ % (1+cost) - g 9 (2.90)
A B

En el primer término de esta varianza, al que hemos llamado A tiene a un valor
de % y el segundo, B, tiene un valor de (% + %) que es un valor muy cercano a 1,
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2.8. RESULTADOS DE LA SIMULACION Y DISCUSION

luego podemos concluir que la inclusién del efecto de la polarizacién aleatoria entre
senales interferentes y de datos no supone una variacion significativa respecto de
la suposicion del peor caso. En cualquier caso, la aplicacion de esta suposiciéon de
polarizacién aleatoria es inmediata sobre los términos de ruido quedando el ruido de
batido primario por ejemplo:

oppN = <i§DBN> - <Z‘PBN>2 = 4¢P} Z <C052 (A®;) %‘>
T i=1
—0 —AB
= 26P?m (2.91)

2.8. Resultados de la Simulacién y Discusién

En este capitulo hemos planteado 3 modelos que contemplan los sistemas OCDMA
con modulacion OOK, los sistemas con modulaciéon DPSK y el modelo bajo hipétesis
asincrona que es valido para ambos tipos de modulaciones. Se ha considerado dentro
del modelado el efecto del aumento o reduccion del ancho de banda del receptor,
suponiéndolo en el mejor de los casos para un time gating ideal y también para el
peor de los casos con ancho de banda comparable al inverso del tiempo de bit. Se ha
incluido el efecto del uso 6 no, de las técnicas de thresholding. Y por ultimo se ha
descartado la consideracion de polarizacion aleatoria de las senales interferentes, ya
que se ha concluido que su efecto no es relevante.

2.8.1. Sistemas OCDMA con Modulacién OOK vs. Sistemas
OCDMA con Modulacion DPSK

En esta primera evaluacién de los modelos descritos comparamos los sistemas con
modulacion OOK vs. los sistemas con modulacion DPSK. Para ellos hemos fijado el
valor de BER en 1le-9. El objetivo aqui serd encontrar cual es el maximo de usuarios
permitidos segun el nivel de crosstalk presente en el sistema.

Como era previsible, los resultados para los sistemas DPSK mostrados en la figura
2.11 son mucho mejores que los obtenidos para sistemas OCDMA con modulacién
OOK. La figura 2.11(a) representa el caso de time gating perfecto I' = 1, es decir,
Bgr = ﬁ, alli los sistemas DPSK presentan una mejora con respecto a los sistemas
con modulacion OOK de casi 4 veces, corroborando lo dicho en [39]. Cabe resaltar
que a medida que el crosstalk aumenta el nimero de usuarios en el sistema que
garantiza una BER = 10~? disminuye y también disminuye la mejora de un sistema
con respecto al otro. Para la simulacion mostrada en la figura 2.11(b), se ha empleado
un sistema con time gating no ideal, donde se considera que el 5% de los posibles
chips dentro de un tiempo de bit esta interfiriendo sobre el pulso deseado. Esto quiere
decir que Br = 2—%? = T%Q(2N — 1)725. Notese que esta pequefia disminucion en
el rendimiento del time gating causa un decremento, en un factor aproximadamente
igual a 2, del numero de usuarios que puede acceder al sistema. Ademas se puede
ver que los sistemas con modulaciéon DPSK se ven mas afectados que los OOK, lo
cual es légico bajo la perspectiva de que en estos sistemas se considera transmisién
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10

(1a)

10

Figura 2.11: Comparacion del rendimiento entre los sistemas OCDMA con modulacién
a) DPSK y b) OOK. BER = 1 x 107°. 1) Time gating ideal, solo un tiempo de
chip (T =1). 2) Time gating no ideal, 5% del total de chips interferentes dentro de
un tiempo de bit. 3) Time gating no ideal, pero empleando thresholding 6ptico con
Gy, = bdB.

de energia tanto para el simbolo “1” como para el simbolo “0”. Finalmente la figura
2.11(c) muestra la mejora conseguida al emplear técnicas de thresholding sobre un
sistema que ha usado un time gating imperfecto como el simulado en 2.11(b). La
ganancia de thresholding dada en este caso fue de 5 dB como la empleada en [43, 39],
y con ella se consigue una mejora del sistema de casi el 30 %. Esto es consecuencia de
la disminucién tanto del ruido de batido secundario como del MAI. Si la ganancia de
thresholding aumenta las curvas 1 y 3 de la figura 2.11 tenderian a converger.

2.8.2. Evaluacion del Modelo Generalizado de los Sistemas
OCDMA.

Para la evaluacion del modelo generalizado del sistema DS-OCDMA, se empleara
como parametro de calidad, la penalizacion por interferencia multiusuario (MUT).
Nosotros la definimos como el incremento requerido de potencia Optica promedio a la
entrada del receptor, respecto del caso limitado por ruido térmico, para compensar
la degradacién del conjunto de ruidos de interferencia multiusuario y por lo tanto
mantener una BER =1 x 107°.

Esta aproximacién permite claramente estudiar las relaciones entre los principales
parametros del sistema: Numero de usuarios (K), nivel de crosstalk de las senales
interferentes (£) y el ntmero de slots de tiempo (L) para el modelo asincrono. Para
este primer andlisis se ha resuelto la ecuacién 2.35 para una BER = 1 x 107° fija y
una densidad espectral de ruido térmico de Ny, = 1pH—‘f.

La figura 2.12 muestra la penalizacion en potencia MUI vs. el nivel de crosstalk.
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Penalizacion de potencia MUI (dB)

0 Il \

-40 -35 -30 -25
CROSSTALK

Figura 2.12: Penalizacion de potencia MUI (dB) vs. relacion de crosstalk 10logio (§)
para diferente nimero de usuarios totales (K). Solapamiento perfecto entre senales de
datos y sefales interferentes.

Aqui el parametro I' = 1 ha sido fijado para una condicién de time gating perfecto,
no se usa ninguna técnica de thresholding (g, = 1) y el namero de slots de tiempos
es L=1. Esto equivale al modelo simplificado sincrono de [37]. Las diferentes curvas
corresponden con un ndimero total de usuarios (K).

La méaxima penalizaciéon admisible que se toma normalmente es de 1dB. En la
tabla 2.1 se muestra el crosstalk minimo aceptado segtn el nimero de usuarios para
obtener dicha penalizacion.

El grado de crosstalk en sistemas DS-OCDMA de tipo coherente se puede aproxi-

mar a la inversa del nimero de chips o longitud del codigo (€ = Nc}];'ip‘ [37]. Y como

se puede ver en la tabla 2.1 el nivel £ maximo admisible incluso para 5 usuarios es de

| Usuarios | Crosstalk | Longitud de c6digo minima |

5 -30.0191 1024 chips
10 -34.6591 4096 chips
15 -37.3944 8192 chips
20 -39.9174 16384 chips
25 <-40
30 <-40

Cuadro 2.1: Crosstalk para obtener una penalizacion méxima de 1 dB, para diferentes
numeros de usuarios y sistema sincrono.
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(=2}

Penalizacion de potencia MUI (dB)
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-40 -38 -36 -34 -32 -30 -28
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Figura 2.13: Penalizacion de potencia MUI (dB) frente a la relacién de crosstalk
10log10 (€). Para 10 usuarios. Modelos sincrono, para diferentes valores de I'.

-30dB (requiere codigos de 1000 chips) o de -34.6dB para 10 usuarios (requiere codigos
de 4000 chips), lo que es una importante limitacion tecnolégica. Con los resultados
anteriores podemos decir que un sistema que requiera trabajar con los parametros
indicados al principio, es inviable bajo el criterio de 1 dB méaximo de penalizacion,
debido a la dificultad de implementar c6digos con més de 500 chips.

Anteriormente vimos como el sistema se degradaba al considerar un time gating
no ideal. Para verlo aun mas claramente podemos realizar una simulaciéon que nos
muestre la penalizacion en potencia MUI necesaria para conservar una BER = 1 x
1079 modificando en este caso la cantidad de tiempos de chip considerados como
interferentes. De esta manera el valor de I dado en la figura 2.13, indicara el ntimero
de tiempos de chip considerados en la integral.

La figura 2.13 muestra como a medida que el ancho de banda disminuye, el sis-
tema decrementa notoriamente su rendimiento. Para los mismos 10 usuarios el valor
de crosstalk se hace méas exigente. Para un incremento del tiempo de integracién
de 8 veces, el valor del crosstalk aumenta en mas de 3 dB, por fuera del rango de
penalizaciéon maxima de 1dB.

Los resultados obtenidos eran los esperados, y demuestran el impacto del ruido de
batido secundario (SBN) y MAI cuando el time gating no es el ideal.

2.8.3. [Evaluacion del Modelo Bajo Hip6tesis Asincrona

En la seccion 2.5 se reformul6 el modelo de [37] bajo la hipotesis de asincronia en
el sistema. La asincronia implica, que no necesariamente los chips que caen dentro del
periodo del chip de dato interferiran directamente sobre él, reduciendo por tanto el
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Figura 2.14: Penalizacion de potencia MUI (dB) frente a la relacion de crosstalk

10log10 (€). Diferente nimero de usuarios (K) en el sistema. Modelo asincrono con
L=6.

MATI y el SBN.

La evaluacion del modelo para L=6 (figura 2.14), muestra una reducciéon sustancial
del impacto del ruido de batido dominante (PBN), suavizando los estrictos requisitos
de crosstalk maximo a -26 dB para K=5y -34 dB para K=30 (tabla 2.2). En la medida
que L se incrementa el valor de crosstalk necesario para obtener una BER = 1x 107
disminuye.

Los beneficios del modelo asincrono (L>1) se resumen en las figuras 2.15 y 2.16,
donde se representa las relaciones entre K, L y crosstalk, fijados para conseguir una
penalizaciéon maxima de 1 dB. Los resultados mostrados en la figura 2.15 muestran
que el crosstalk requerido para mantener un namero determinado de usuarios en el
sistema disminuye a medida que se considera un nimero de slots (L) mayor. Esto sin

| Usuarios | Crosstalk | Longitud de c6digo minima |

) -27.0606 512 chips
10 -29.2518 1024 chips
15 -30.07603 1024 chips
20 -32.0257 2048 chips
25 -33.2174 2048 chips
30 -34.3787 4096 chips

Cuadro 2.2: Crosstalk segiin niumero de usuarios para obtener una penalizaciéon méax-
ima de 1 dB con L=6.
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Penalizacion MUI < 1 dB
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Figura 2.15: Maximo Crosstalk permitido vs. nimero de usuarios (K). Las curvas

corresponden con diferentes valores de razén de L (L = Z—) para el modelo asincrono.
c

aumentar la penalizacién de potencia MUIL El incremento de L desde 1 a un valor de
2 0 4 aumenta el nimero de usuarios posibles dentro del sistema. También se observa
que la mejora en el nimero de usuarios K cuando se aumenta el nimero de slots,
aumenta cuando el nivel de crosstalk disminuye. Si el crosstalk es ~ —29 dB, L=2
permite K=5 usuarios, L=4 permite K=8 y L=10 tolerara hasta un K=13, pero si el
crosstalk es de -33 dB el namero posible de usuarios para L=1, 2, 4 y 10 llega a K=7,
14, 21 y 30 respectivamente.

Estos resultados se observan mas claramente en la figura 2.16, en donde se han
puesto valores de crosstalk iguales a -25,-30 y -35 dB.

El hecho de que no sea perfecto el solapamiento entre los chips que interfieren
sobre el chip objetivo cuando se asume asincronia, presenta un claro beneficio para los
sistemas OCDMA en general. Pero esta suposicion requiere pagar un precio en otros
aspectos del sistema. Si queremos incrementar la razén L manteniendo la longitud del
codigo N, tenemos dos alternativas

= Reducir el ancho del pulso o, si el tiempo de chip es fijo. Para ello es posible
usar los laser pulsados MLLD basados en anillos de fibra disponibles comercial-
mente y que entregan pulsos con un ancho entre 0.1 y 1 ps. Lo cual produciria
un incremento del espectro éptico ocupado en un factor L, y adicionalmente
estas fuentes pueden ser costosas, siendo esto incompatible con los bajos costos
esperados por los usuarios.

= Incrementar el tiempo de chip manteniendo el ancho del pulso. Si buscamos
mantener el nivel de crosstalk, se debe mantener el nimero de chips N y por lo
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Penalizacion MUl < 1 dB
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Figura 2.16: Maximo namero de usuarios posibles (K) vs. Razén de L (L = :‘:—Z)para
el modelo asincrono. Se usa el Crosstalk (10log1o (£)) como parametro.

tanto la razon de bit de usuario debe ser reducida en un factor L. Consideremos
por ejemplo: o, = 0,5ps (~ 16nm de ancho de banda espectral), longitud de
codigo N=511 chips ({(dB) = —27). El maximo tiempo de bit esta dado por
T, ~ gv—an por lo que a 622Mb/s por usuario tendremos L~3 y para 155 Mb/s
L~12.

Ademaés de la reduccion de la razon de bit también existe la limitacion tecnologica
debida al incremento de la longitud del camino 6ptico requerido para los codificadores
y decodificadores y por lo tanto los inconvenientes en las tolerancias de fabricacion y
las inestabilidades en temperatura [51].

2.8.4. Efecto del Uso de Técnicas de Thresholding.

Para concluir el analisis de resultados incluiremos el efecto de thresholding, que
como ya habiamos dicho reduce el ruido de batido secundario y el MAIL En la figura
2.17 tenemos las curvas de penalizaci()n de potencia para un sistema sincrono que usa
un receptor de ancho de banda B = T o lo que es lo mismo (I‘ ) al cual le hemos
aplicado las técnicas de thresholding con diferentes parametros de Gyj,. La minima
mejora que se obtiene al usar técnicas de thresholding combinado con un (f = 1) ,
debe a que solo se reduce el nivel de potencia de ruido cuando se transmite un cero.

En la grafica 2.18 se muestra lo que sucede al disminuir el ancho de banda del sis-
tema, ( = 8) y usar técnicas de thresholding. La penalizacién en potencia disminuye
significativamente al usar técnicas de thresholding antes del fotodetector, emulando
el uso de time gating, lo que significa que las técnicas son compatibles.

49



CAPITULO 2. MODELADO DEL RUIDO EN SISTEMAS OCDMA

4.5

Gth=3dB

Penalizacion de potencia (dB)

-34 -32 -30 -28
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Figura 2.17: Penalizacion de potencia MUI (dB) vs. relacion de crosstalk 10log1g (£).
10 usuarios. Modelo sincrono para diferentes valores de ganancia de thresholding

(Gin).

Gth=3dB

Gth=10dB |

Penalizacion de potencia (dB)

—34 -32 -30 -28
CROSSTALK (dB)

Figura 2.18: Penalizacién de potencia MUI (dB) vs. relaciéon de crosstalk 10logi (€).
10 usuarios. Modelo sincrono para diferentes valores de Gy, con un I' = 8.
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Penalizacion de potencia (dB)

Il Il Il
-40 -38 -36 -34 -32 -30 -28
CROSSTALK

Figura 2.19: Penalizacién de potencia (dB) frente a relacién de crosstalk 10logio (€).
10 usuarios. Modelo sincrono para diferentes valores de T', con Gy, = 10dB.

Aunque la figura 2.17 nos pueda inducir a pensar que usar las técnicas de time gat-
ing y thresholding simultaneamente podria ser redundante, la verdad es que conseguir
un receptor con un ancho de banda que permita obtener un time gating ideal puede
ser muy dificil. Por tal motivo el uso de técnicas de thresholding es complementario
y necesario para un rendimiento 6ptimo del sistema.

En la figura 2.19 se describe, como a pesar de que el ancho de banda del receptor
pueda variar, si se usa una técnica de thresholding el sistema no se vera afectado.
Para este caso el sistema se ha simulado con un factor de thresholding G¢,=10 dB
y se ha variado el valor de T'. La mejora es evidente si se compara, esta figura con la
figura 2.13 en donde también se variaba el ancho de banda pero no se usaban técnicas
de thresholding.
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Capitulo 3

SISTEMA OCDMA BASADO
EN REDES DE DIFRACCION
DE BRAGG
SUPERESTRUCTURADAS
UNIFORMES

3.1. Introduccién

En DS-OCDMA se han propuesto diferentes dispositivos para ser implementados
como codificadores y decodificadores. Entre ellos se cuentan, arrays de fibras 6pti-
cas de multiples longitudes [12, 52], redes de difraccion de Bragg superestructuradas
(SSFBG)[53, 32], Planar Lightwave Circuits (PLC)[54, 55], resonadores en anillo [56],
etc. Pero entre todos ellos destacan las SSFBG, gracias a las caracteristicas propias de
su estructura basada en fibra, como son: compatibilidad total con la misma, facilidad
de fabricacién y bajo coste.

En este capitulo se describira la teoria bésica de las redes de difracciéon, desglosan-
do detalladamente las ecuaciones que modelan las FBGs e indicando los diferentes
pardametros a tener en cuenta para su construccion. Como las redes de difraccion
escogidas para ser implementadas en sistemas OCDMA son las del tipo SSFBG (Su-
perStructured Fiber Bragg Grating) se hara especial énfasis en este tipo de redes.

Cada SSFBG lleva grabado un c6digo que ha sido seleccionado por tener un desta-
cado pico de autocorrelacion y una baja correlacion cruzada. Existen diferentes tipos
de codigos de acuerdo al sistema OCDMA en donde vaya a ser implementado. Hay
codigos de 1 dimension que funcionan en sistemas coherentes [1] y también en sis-
temas incoherentes [2, 3] o de 2 dimensiones para sistemas incoherentes [57, 58]. Para
sistemas de tipo coherente los més 6ptimos son los cédigos de 1 dimensién que a
su vez pueden ser bipolares [32] ¢ multipolares [59]. Nosotros nos hemos centrado
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en los co6digos de 1 dimensién de tipo bipolar, y por lo cual en el presente capitulo
describimos la forma de obtenerlos.

Siguiendo esta misma linea, resumimos la forma como se fabrican las SSFBGs
gracias a la técnica de mascara de fase y las ventajas y limitaciones que presenta
nuestro sistema de fabricacién.

Después de la descripcion de las SSFBGs y de su fabricacién con los cédigos
bipolares, se presentan los parametros de la senal de entrada con la cual se trabajara,
los equipos de medida y las caracteristicas de la senal recuperada que nos permitiré
evaluar la calidad del sistema.

Finalmente, y después de realizar multiples pruebas se observé que el pico de au-
tocorrelacion obtenido no se mantenia constante con el tiempo. El motivo de esta
inestabilidad es la alta sensibilidad a la temperatura que tienen las SSFBGs. De-
scribiremos detalladamente el problema de estabilidad en temperatura, cuales son las
tolerancias y como se puede aprovechar la desintonia producida por la temperatura
como un elemento adicional para la multiplexacién de las senales.

3.2. Teoria de las FBGs

Una red de difraccion de Bragg sobre fibra éptica (FBG), es una fibra optica a
la cual se le ha introducido una variacién periddica del indice de refraccion (An)
en la direcciéon longitudinal. Las FBGs pueden ser clasificadas en dos tipos: aquellas
que acoplan ondas en contra-propagacion (tipicamente se emplean en reflexion) y son
referidas como FBGs de periodo corto, y aquellas que acoplan ondas en copropagacion
hacia modos radiados en la cubierta de la fibra y son conocidas como gratings de
periodo largo. Si consideramos que la FBG ha sido hecha sobre una fibra monomodo,
la luz estara contenida dentro del modo fundamental LFPyi, el cual serd reflejado y
dispersado por la perturbacién del indice de refracciéon. Si la longitud de onda de la
luz incidente satisface la condicién de Bragg Ap = 2neysA donde n.ss es el indice
efectivo de la fibra y A es el periodo espacial de la perturbacion del grating, las ondas
reflejadas de manera distribuida seran sumadas coherentemente formando la banda
de reflexion del dispositivo. Por otra parte las ondas que no cumplan dicha condicion
eventualmente se irdn cancelando. La figura 3.1 ilustra el principio de operacién de
una FBG.

Una FBG es una perturbacién peridédica del indice de refraccién en el nicleo de
una fibra optica. El indice de refraccion a lo largo de la FBG (0 < z < L) puede ser
escrito como

Snefp(2) = Onesr(2) {1 + v(z) cos (2ALOZ + (b(z)) } (3.1)
donde dn.f¢(2) es el indice promedio efectivo (mas conocido como indice DC);
v(2) es la visibilidad de franjas; Ao es el periodo espacial central del grating; ¢(z)
describe la variacion espacial de fase (chirp) del grating y L es la longitud del grating.
La expresiéon 3.1 asume que la distribucién del grating es uniforme en la direccién
transversal de la fibra.
Asumimos una onda electromagnética de frecuencia w descrita por
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Figura 3.1: Representacion esquematica del principio de operacion de una FBG

E(z,t) = 2E(2)e " + c.c (3.2)

se propaga en el medio periddico con dependencia espacial

E(2) = A(2)e?P* + B(z)e P> (3.3)

donde A(z) y B(z) son las envolventes complejas de las ondas que se transmiten
y se reflejan, respectivamente, y (§ es la constante de propagacion. El grating causa
un acoplamiento entre las ondas que se transmiten y las ondas que se propagan y su
interaccién puede ser descrita en términos de las siguientes ecuaciones de acoplamiento
de modos [60].

Cfl_]: = jGR()+ jrS(2) (3.4)
g = j5S(z) — ja*R(2) (3.5)

donde R(z) = A(z)exp(jéz — %), S(z) = B(z)exp(—jdz — %), 0 es el parametro
de desintonia definido por

s 1 1
)= ——:27rne N 3.6
=i 1t <A 2neffA0> (3.6)
y
1 1 M— 1do
o =2 e ~ 5 i — O0Te - S5 -
G =2MNefys (/\ 2n€fon> 5 Onesr(2) 57, (3.7)
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La ecuacién 3.7 representa el coeficiente de auto-acoplamiento DC y & es el coefi-
ciente de acoplamiento AC, el cual para una fibra monomodo, esta dado por

K(2) = K*(2) = gwsnef 7(2) (3.8)

Para una FBG uniforme, én, f7 y todos los otros parametros del grating son inde-
pendientes de z y la solucién a las ecuaciones de acoplo de modos puede ser obtenida
en forma cerrada cuando se usan las condiciones de contorno adecuadas. La condi-
cion de contorno esta basada en la suposicién de que existe una onda transmitiéndose
desde z = —oo [R(0) = 1] y no hay ondas reflejandose para z > L[S(L) = 0]. Las
ecuaciones 3.4 y 3.5, conforman las condiciones de contorno que constituyen el valor
de frontera del problema. La propagacion de ondas a través de un grating uniforme
puede ser descrita por la matriz fundamental de 2 x 2, T M.

( ggg ) - TM( g((g? ) (3.9)

AL — cosh(yL) — jg sinh(yL) —j% sinh(vL)
N j%sinh(yL) cosh(yL) + j% sinh(yL)

donde

(3.10)

y v = VK2 — a2. Los coeficientes de reflexion (r) y de transmision (¢) pueden ser
calculados como sigue

_ S0
r(\) = 70 (3.11)
t) = % (3.12)

finalmente, la reflectividad R(A) y la transmitividad T'(\) vienen dadas por R(\) =
Ir|> y T(X\) = |t]°. Notese que si asumimos un grating de bajas pérdidas y que s6lo
acopla los modos fundamentales de la onda que se transmite y la onda que se refleja,
entonces R(X) + T'(A) = 1. Usando las ecuaciones 3.9, 3.10 y 3.11, encontramos la
expresion analitica de la reflectividad:

k2 sinh(yL)
k2 cosh(yL) — 62

a la longitud de onda de Bragg, 6 = 0, y el valor pico obtenido para la reflectividad
del grating es

R(A) =

(3.13)

Romaz(A = Ap) = tanh® (kL) (3.14)

Para el caso de gratings no uniformes, todos los parametros n, #f,U,y ¢ pueden ser
dependientes de la posicién. En este caso, podemos determinar la respuesta espectral
del grating numéricamente. Primero dividimos el grating en p segmentos discretos de
longitud Az,, cada uno de los cuales puede ser tratado como un segmento uniforme,
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R(0) R(L)
S(0) S(L)
— —

70 —HAZ,j— =

Figura 3.2: Descomposiciéon de una FBG en términos de multiples matrices funda-
mentales [61].

figura 3.2. La matriz T'M definida en la ecuaciéon 3.10 relaciona los campos de entrada
y salida de un segmento de grating individual y una vez que estos son conocidos, se
obtiene el total de la estructura del grating mediante la cascada de los p segmentos
discretos. Los campos de entrada y salida se relacionan por una expresion similar a
la ecuacion 3.9:

( ];8 ) = TM,TM,_, ...TMQTM1< R(0) ) _ TMNU< ];ES; ) (3.15)

Lareflectividad y la transmitividad se pueden encontrar siguiendo el procedimiento
anteriormente descrito.

Las respuestas en reflexién y transmision (amplitud y fase) dependen del perfil
del grating, descrito en la ecuacién 3.1. Entre los perfiles de grating més cominmente
utilizados en comunicaciones encontramos los siguientes:

» Grating uniforme en el cual dn.¢(2), v(2) y ¢(2) son constantes

= Grating con chirp en el cual ¢(z) no es cero y por lo tanto el periodo del grating
varia con la posicién.

= Grating apodizado en el cual varfa dn.fy(z)
» Grating apodizado sin indice DC en el cual dn.f(2) es constante y varia v(z).

= Grating desplazado en fase en el cual se introducen desplazamientos discretos
en fase.

» Grating superestructurado en el que dn.ss(z) es constante y lo tipico es que
varia periddicamente v(z).

Los perfiles antes mencionados son descritos en la figura 3.3.

Del analisis anterior, podemos concluir que la respuesta de una red de difraccion
dependeran del perfil del indice de refracciéon, que a su vez depende de las variables
Oners, v,y ¢. Modificando dichas variables podremos llegar a disenar la red de difrac-
cién requerida para realizar los procesos de codificacion y decodificaciéon. En otras
palabras podremos llegar a grabar un c6digo sobre una fibra éptica mediante la con-
strucciéon de una FBG.
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(a)

(L) (e)

(c) (€3]

Figura 3.3: Perfiles tipicos de FBGs para diferentes indices de refraccion: a) uniforme,
b) apodizada con variacion del indice DC, c) apodizada sin variacion del indice DC,
d) Con chirp, e) Desplazada en fase, y f) Superestructurada [61].
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3.2.1. Redes de Difraccién de Bragg Superestructuradas

Una SSFBG esta definida como una FBG estandar, sobre la que se ha realizado
adicionalmente una modulacion lenta de amplitud y fase de la perturbacion del indice
de refraccion, figura 3.3(f). Gracias a esta modulacion adicional es posible mediante las
SSFBGs implementar cddigos que permitan utilizarlos como dispositivos codificadores
y decodificadores en sistemas OCDMA.

En los sistemas OCDMA que usan SSFBGs como elementos codificadores, la senal
de entrada consiste en una serie de pulsos ultracortos, donde cada uno de ellos, en
el modelo més sencillo representa un bit de informaciéon. El diagrama de la figura
muestra el proceso de codificacion y decodificacion cuando se usan SSFBGs. La senal
se aplica a la SSFBG codificador, por medio de un circulador. La senal reflejada por
la SSFBG es la senal codificada que serd transmitida. La senal codificada viaja por
la fibra o6ptica hasta llegar al receptor, donde se realizara el proceso inverso. Para
que la senal original pueda ser reconstruida correctamente la SSFBG decodificadora
debera tener grabado el cédigo conjugado de la SSFBG codificador. Si no es asi la
senal recuperada serd interpretada como ruido.

Como se vio en la figura 3.3(f), la SSFBG es realmente la union de multiples FBGs
dentro de una misma fibra 6ptica, y cada una de ellas tiene sus propias caracteristicas
de amplitud y fase. En nuestro caso podemos decir que cada una de ellas representara
un “chip” del codigo (término que se utiliza habitualmente en OCDMA para identificar
cada uno de los elementos de una palabra codigo). En el caso de codigos bipolares la
amplitud de cada chip es la misma y la fase sera la asignada segtn el codigo.

Para que la senal sea correctamente codificada, el pulso de luz debe recorrer toda la
SSFBG. Por tal motivo las SSFBG que se usan en esta tecnologia son conocidas como
SSFBGs débiles, es decir que su coeficiente de reflexion es bajo y ademés constante.
De esta forma cada chip contribuye de manera uniforme a la respuesta total de la red
de difraccion.

Cuando un pulso ultracorto es reflejado por una SSFBG, se transforma en un
pulso con una forma temporal dada por la convolucion entre la sefial de entrada y la
respuesta impulsiva del grating

y(t) = x(t) ® h(t)

El proceso se describe en el dominio de la frecuencia por el producto de la transfor-
mada de Fourier de la senal incidente X (w) con la respuesta en frecuencia del grating
H(w).

Y(w)=X(w)- H(w)

De esta manera es posible grabar sobre las SSFBGs diferentes tipos de codigos,
desde unipolares, donde la fase es constante y variaria la amplitud, hasta multipolares
donde puede existir variacion de amplitud y fase.

Para realizar el reconocimiento 6ptico de la secuencia de coédigo temporal, la senal
codificada es reflejada por una segunda SSFBG (el decodificador) con una respuesta
en frecuencia G(w), asociada a una respuesta impulsiva g(¢). En el dominio de la
frecuencia la respuesta total del sistema estard dada por
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De donde podemos decir que si usamos la respuesta al impulso del grating codi-
ficador y el conjunto G(w) = Y*(w) = H*(w) , r(t) es la funcién de autocorrelacion
entre el perfil de la superestructura usado para escribir el codificador con la respuesta
impulso del grating decodificador, g(t) = h(—t) . Fisicamente significa que la funcion
de la superestructura del grating decodificador esta espacialmente invertida con re-
specto de la usada en el codificador. Por lo tanto el principio para reconocer el patrén
no es otro que el de un filtro adaptado. Se ve facilmente que si G(w) # H*(w) la forma
de onda resultante serd la funcién de correlaciéon cruzada de dos perfiles de gratings
diferentes (codigos). Notese que 7(t) tiene una longitud temporal igual a dos veces la
longitud del codigo.

Para lograr un alto contraste en el reconocimiento de los cédigos, necesitamos
restringir el uso de los codigos a s6lo aquellos que presenten un alto pico de autocor-
relacion y un bajo nivel de correlacion cruzada. Estos requerimientos son los mismos
que en los sistemas que usan CDMA en el entorno inalambrico.

3.3. Diseno de Cobdigos

En los sistemas OCDMA muiltiples usuarios comparten el medio de transmision y
son identificados gracias a la asignaciéon de un cédigo en particular, con el cual codif-
ican la informacion que envian a la red. La correcta discriminacion de la informacién
destinada a un usuario dependeré, entre otras cosas, de la calidad de los co6digos uti-
lizados. En general podemos decir que para que una familia de c6digos puedas ser
usada en un sistema OCDMA debera cumplir las siguientes caracteristicas

= Tener un pico de autocorrelacion destacado. Gracias al cual se podra distinguir
la informacion correctamente decodificada.

= La funcién de correlaciéon cruzada entre cédigos diferentes debe ser lo méas baja
posible. De esta manera se reduce el ruido por MAI (Multiple Access Interfer-
ence).

= La cardinalidad del c6digo debe ser lo mayor posible. La cardinalidad del cédi-
go equivale al namero de cédigos disponibles, es decir, el nimero maximo de
usuarios en el sistema.

Estas caracteristicas se cumplen por diferentes clases de co6digos, los cuales se imple-
mentan de acuerdo al tipo de sistema con el que estemos trabajando. Como ya hemos
indicado anteriormente los sistemas OCDMA se pueden clasificar en coherentes e in-
coherentes. Los sistemas de tipo incoherente usan cédigos OOC (Optics Orthogonal
Codes), codigos primos y codigos 2D (Tiempo-Longitud de onda). Aunque estos codi-
gos cumplen las caracteristicas descritas, su funcién de correlacién cruzada no es la
ideal y por ello estos sistemas tienen un bajo rendimiento. Por otra parte los sistemas
OCDMA coherentes usan co6digos bipolares o multipolares entre los que destacan las
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Figura 3.4: Feedback Shift Register correspondiente al polinomio primitivo h(x) de la
expresion 3.16.

secuencias pseudoaleatoria (de maxima longitud [62, 63] y codigos Gold) y los codi-
gos de Walsh [64], los cuales tienen funciones de correlacion cruzada cercanas a cero,
reduciendo el efecto de MAI y por lo tanto dando un mejor rendimiento.

Entre los cédigos de tipo coherente los mas usados son los coédigos bipolares los
cuales surgieron de la tecnologia de radio de espectro ensanchado durante la década
de los anos 40’s. Fundamentalmente surgen para prevenir los “espias” y la interfer-
encia en sistemas de comunicaciones militares. Posteriormente este tipo de c6digos
fue adoptado por los sistemas de comunicaciones moviles CDMA y en la actualidad
son usados en una gran variedad de redes inalambricas y sistemas de comunicaciones
moviles digitales. Por ejemplo, el estandar para redes celulares digitales CDMA esta
basado en IS-95 de la segunda generacién y el estandar para la tercera generaciéon de
CDMA de banda ancha usa codigos Walsh y secuencias pseudoaleatorias o también
conocidas como secuencias de dispersion [61].

3.3.1. M-sequences

Los cédigos que hemos utilizado para nuestros experimentos estdn basados en
cddigos Gold que son derivados de una secuencia pseudoaleatoria conocida como M-
sequence, por lo que a continuaciéon daremos una breve explicaciéon de las mismas

Las M-sequences son secuencias pseudoaleatorias que cumplen las tres propiedades
de la aleatoriedad enunciadas por S. W. Golomb en 1967. Para construir una M-
sequence de longitud N = 2" — 1, se necesita como base un polinomio primitivo h(x)
de grado m, que presente la siguiente expresion [65]:

h(z) = hox™ +hia™  hoa™ P4 A by 12t hy = > hi™ ™, i=0...m (3.16)

donde hg = h,, = 1.

Este polinomio se corresponde con un linear feedback shift register (LFSR), el cual
se muestra en la figura 3.4.

Este registro de desplazamiento con realimentacién lineal consiste en m cajas,
cada una de las cuales representa elementos de memoria o “flip-flops”, cuyo contenido
o estado puede ser un “0” o un “1”. En cada instante de tiempo, el contenido de las
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cajas es desplazado una posicién hacia la derecha y las cajas correspondientes a los
términos de la expresion h(x) son sumados y realimentan a la caja de la izquierda
del todo, la cual contiene al término a,_1. La suma se calcula en médulo 2, lo que
significa que:

0+0=1+1=0 0+1=1+0=1

De esto, se deduce que dado un polinomio [66], una secuencia puede ser generada
por un LFSR binario de n estados, el cual realimenta a su entrada con una combinacion
logica de los estados o contenidos de las diferentes cajas o etapas. La salida de un
generador de secuencia y los contenidos de sus n etapas en cada instante de tiempo, son
una funcién de las salidas de las etapas que les preceden y que fueron realimentadas
en el instante anterior.

Si el registro contiene los valores am—1, @m—2, - -+ ,a1,a0, en el instante n =m — 1,
entonces en el instante n = m, su salida sera la siguiente:

anp = _hlan_l - hQan_g — hm—lan,(m,l) - hman_m
hlan71 + h/2an72 + hmflan_(m_m + hman—m

= Y hi-an, n>m,  h;e{0,1} (3.17)
i=1

En otras palabras, el LFSR de la figura anterior genera una secuencia infinita
apaias -+ -a; -+ - am—1, la cual satisface la ecuaciéon recurrente anterior. Para ello, es
necesario especificar una secuencia inicial agajas---a;---a;,—1 en el registro de de-
splazamiento. De este modo, en cada instante de tiempo saldra un valor del LFSR
que formaré parte de la M-sequence final.

En la Figura 3.4 que representa un LFSR genérico, ya que cada caja o etapa
contiene un “0” o un “1”, existen entonces 2™ estados posibles del registro de de-
splazamiento. De este modo, la secuencia agajas---a;---am—1 serd periddica. Sin
embargo, el estado 00---0 no puede darse porque generaria una secuencia de todo
ceros. Por este motivo, el periodo maximo posible es 2™ 1.

Ya ha sido probado que si un polinomio primitivo h(z) tiene un grado m, el reg-
istro de desplazamiento pasa a través de los 2™~ ! estados distintos antes de repetir
un estado, y produce una secuencia de salida agaias -+ - a; - - - a;y—1 de periodo 2™ 1,
para un estado inicial distinto al de todo ceros. De este modo, llamamos M-sequence
a cualquier segmento a;a; + 1+ ---a; + 2™ — 2 de longitud 2™~! generada a partir
de un LFSR que represente a un polinomio primitivo. Es preciso aclarar que se ob-
tendra el mismo conjunto de secuencias pseudoaleatorias inicializando el registro de
desplazamiento con los valores iniciales que deseemos, menos el estado inicial de todo
ceros.

A nosotros lo que nos interesa es encontrar parejas de M-sequences que tengan
un valor bajo en la funcién de correlacién cruzada. De este modo, sean a y b dos
M-sequences de periodo N = 2™ — 1, siendo b una secuencia obtenida a partir de a
mediante un muestreador ” f” que puede tomar los siguientes valores:

f=2F+1 f=2%_2F 1 (3.18)
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en donde k puede tomar los valores de 1 6 2. Si ahora definimos a e = MCD(m, k)
como el méximo comin divisor de m y k, tal que “> es impar, entonces la correlacion
cruzada Ry (7) presenta tres valores posibles:

-1+ 27 ocurre gm—e—l 4 2852 veces
Rup(7) = -1 ocurre 2m —om—e 1 veces  (3.19)
12" ocurre gm—e—1 _ 95— veces

como se puede ver, esto se cumple para todo m # 0(mod4). Una funcién de
correlacion cruzada que tome esos tres valores se denomina “preferente” y el par
correspondiente de M-sequences que cumple dicha funcién se denomina “par preferente
de M-sequences”.

En nuestro caso hemos decidido tomar un grado del polinomio primitivo m = 6,
lo que implica un periodo N = 26 — 1 = 63. De este modo, y utilizando un LFSR,
hemos generado la siguiente M-sequence:

a = {a,} = (000001000011000101001111010001110010010110111011001101010111111)

Ya que el grado del polinomio primitivo utilizado para generar esta M-sequence es
m = 6 = 2(mod4), y tomando k = 2, entonces obtenemos una e = MCD(6,2) =2y
por lo tanto = = g = 3, que es impar y cumple que la funcién de correlacién cruzada
tiene los tres valores ya comentados.

De este modo, conseguimos una f = 2¥ +1 = 22 4 1 = 5, y la M-sequence

muestreada b, denominada “preferente” es:

b={b,} =(011111101011100011001110110000011110010010101001101000010001011)

Y su funcién de correlacion cruzada correspondiente es:

Ry(r) = (15,-1,-1,-1,-1,-1,-1,-1,—-1,—1,—1,15,—1,—1,—1,—1, -1,
-1,-1,-1,-1,-1,15,-1,-1,15,-1,15, -1, -1, -1, -17, —1, —1,
-1,-1,-1,15,—-1,—-1,-1,-1,-1,-1,15,15, -1, —17, -1, —1, 15,
-1,-1,-1,15,-17,-1,-1,—-1,-17, -1, —17, —17)

De forma similar, un conjunto conexo o relacionado de M-sequences, en donde
cada uno de ellos cumple la propiedad de que cada par del conjunto es un par “prefer-
ente”, obtendré funciones de correlacion similares. Al conjunto relacionado méas grande
posible se le denomina “maximal connected set” y su tamano se denota mediante la
variable M,,.

En la siguiente lista vamos a incluir los valores de M,,, hasta el valor que nos
interesa que es el grado m = 6, y las magnitudes del pico de la correlacion cruzada
periodica R,qz.
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m periodo namero de Rinae para M,, Rynaz para el
N=2m"-1 M-sequences todas las conjunto
M-sequences
3 7 2 5 2 5
4 15 2 9 0 9
5 31 6 11 3 9
6 63 6 23 2 17

Cuadro 3.1: Tabla de valores de M,,, v Rnaz-

Notar en la tabla 3.1 que si M,, = 0, esto significa que no existen pares de M-
sequences preferentes para ése grado de polinomio primitivo.

De todo lo comentado hasta el momento, es obvio pensar que tnicamente los
conjuntos pequenos de M-sequences pueden tener buenas propiedades de correlacion
cruzada periodica; mientras que los conjuntos grandes de M-sequences tendran unas
propiedades de correlacion cruzada bastante malas. Por lo tanto, los “maximal con-
nected sets” de M-sequences seran muy utiles en aquellas aplicaciones que requieran
un nimero relativamente pequeno de M-sequences, las cuales posean unas propiedades
de correlaciéon cruzada bajas y unas propiedades de autocorrelacion 6ptimas.

Como el objetivo en un sistema OCDMA es tener un gran nimero de usuarios,
queda claro que las M-sequences no son una solucién viable. No obstante las familias
de codigos Gold, presentan buenas caracteristicas de “ortogonalidad” y pueden ser
generadas partiendo de un par de M-sequences preferentes.

3.3.2. Generaciéon de una Familia de Cédigos Gold.

Recordemos que los objetivos al disenar una familia de cédigos que sea util para
un sistema OCDMA, son; un pico de autocorrelacion destacado, una funciéon de cor-
relacién cruzada lo méas baja posible y una alta cardinalidad del c6digo. De esta
manera garantizamos que un buen ntmero de usuarios pueda ingresar al sistema.

Los codigos Gold destacan de sus similares en sistemas coherentes, por poder ser
utilizados en sistemas asincronos, tal como ha sido hecho en los sistemas inaldmbricos
CDMA. Ademaés las secuencias de Gold no solamente permiten una alta cardinalidad
si no que ademaés tienen unas propiedades de correlacién cruzada muy buenas para
operaciones asincronas [67], [66].

Un conjunto de secuencias Gold puede ser construido a partir de cualquier par
preferente de M-sequences [65]. De este modo, sean a = {a,} vy b = {b,} un par
“preferente” de M-sequences de periodo N = 2™ — 1, generadas mediante el proceso
que describimos detalladamente en el apartado anterior, entonces, tenemos el siguiente
conjunto:

G(a,b) = {a,b,a+b,a+Tba+Tb,a+T?, - ,a+T" 'b} (3.20)

Donde el operador + se refiere a una suma en modulo 2 y T denota el operador
desplazamiento, el cual desplaza un vector ciclicamente n veces hacia la izquierda.
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| Ne© | G(a,b) | Secuencia Gold |
a 000001000011000101001111010001110010010110111011001101010111111

1

2 b 011111101011100011001110110000011110010010101001101000010001011
3 a+b 011110101000 100110000001100001101100000100010010100101000110100
4

5

a+T, | 111110010100000011010010110001001110110011101000011101110101001
a+TZ2 | 111111101101001001110100010000001011011100011101101100010010010

Cuadro 3.2: 5 primeros valores de un familia de secuencias Gold para N = 63.

De este modo, si a = {a,} = (ag,a1,a2,,an—_1), entonces T, = (a1,az2,,an—1,0),
T? = (az,,an—_1,0a0,a1), y asi sucesivamente.

De este modo, obtenemos un conjunto G(a,b) que contiene N + 2 = 2™ + 1
secuencias de periodo N = 2™ — 1.

En nuestro caso, hemos generado primero una M-sequence mediante un LFSR que
implementaba el polinomio primitivo h(z) = 1425, el cual aparece como referencia en
[65] y, a continuacion, hemos realizado un diezmado de la misma siguiendo los pasos
descritos en el apartado anterior. El resultado de este proceso ha sido la obtencién de
un par “preferente” de M-sequences, las cuales ya mostramos en el apartado 3.3.1.

Por otro lado, para generar la familia de secuencias Gold simplemente hemos
realizado las operaciones de desplazamiento y suma que se muestran en el conjunto
G(a,b). El resultado es la familia de 65 codigos Gold con periodo N = 63. En la tabla
3.2 se muestran los 5 primeros resultados para esta familia.

Gold comprobdé que las funciones de correlaciéon cruzada y de autocorrelacion, para
cualquier par de secuencias {a),},{b),} que pertenezcan al conjunto G(a,b), toman
como valor de su funcién de correlacion cruzada los siguientes tres valores preferentes
unicamente, dependiendo del grado del polinomio primitivo (m):

m+1 m+1
—1,-1—-2"72 ,—1+2z2 ara m impar
Ryp (7—) = m+2 m42 P P (321)
—1,-1—-2"2" 1422 para m par
por otro lado queda claro que:
1427 j
2 ara m impar
Rmam = m+2 p p (3.22)
1+272 param = 2(mod4)

Cabe darse cuenta, aunque ya lo hemos recalcado en varias ocasiones, que tenemos
un periodo de N = 2™—1 y un tamano del conjunto de secuencias Gold de M = 2" +1.
Por lo que tenemos N ~ M.

3.4. Fabricaciéon de las Redes de Difracciéon SSFBGs
para OCDMA

Para fabricar una perturbacién periédica en el indice de refracciéon de una fibra
optica, por medio del efecto de fotosensitividad, se requiere un marco de interferencia
de ultravioleta (UV). El método mas efectivo para realizarlo es mediante el uso de
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Figura 3.5: Tecnologia de fabricacion basada en mascara de Fase, [70].

la técnica de mascara de fase [68][69]. Con este método, la luz incidente es dividida
por medio de la mascara de fase en dos rayos de diferente orden, que luego se solapan
para crear el patron de interferencia deseado (figura 3.5). La mascara de fase es una
pieza de material transparente a la cual se le ha grabado equi-espacialmente ranuras
mediante un proceso de litografia electrénica.

La elaboracion de las redes SSFBG que se describiran en esta tesis se realizo en el
sistema de fabricacion de FBGs del Grupo de Comunicaciones Opticas y Cudnticas
(GCOC) inscrito en el Instituto de Telecomunicaciones y Aplicaciones Multimedia
(iTEAM) de la Universidad Politécnica de Valencia (UPV). Dicho sistema es capaz
de fabricar redes de difraccion con distintos apodizados y chirps utilizando tan solo una
mascara de fase de periodo uniforme [71]. La méscara de fase ha sido disefiada para
optimizar la potencia difractada en los 6rdenes 1 y minimizar el resto, especialmente
el orden 0, de modo que en la regién del espacio donde estos 6rdenes se superponen
se crea una zona de franjas interferométricas de alto contraste.

El funcionamiento del sistema estid basado en la creacién y superposiciéon de
pequenas redes sobre la fibra fotosensible. La superposiciéon de forma adecuada de
muchas de estas redes produce la red final. El aspecto més interesante de esta técnica
es que, con un control adecuado y preciso del desfase entre exposiciones sucesivas,
es posible fabricar redes con practicamente cualquier tipo de apodizacion y de chirp.
Esto hace que este sistema de fabricacion sea extremadamente versatil.

En nuestro sistema de fabricacion, el factor limitante para construir las SSFBGs, es
el tamano del haz UV, que define la anchura de las redes individuales que conformaran
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Figura 3.6: Perfiles del indice de refraccion de las SSFBGs.

por superposicion la red final. En el momento de fabricar las SSFBGs para OCDMA,
la anchura minima del haz UV era de 500 micras. Esto afecta directamente al disenio
de la SSFBG, ya que limita el tamafio minimo del chip. Pese a escoger este tamafio
de haz, surge otro problema debido a la técnica de fabricacion y al tipo de red.
Una SSFBG basicamente es una red uniforme con saltos de fase equiespaciados una
determinada distancia (tamafio de chip). Debido a la técnica de fabricacion empleada,
cuando el sistema introduce un salto de fase entre dos exposiciones se produce una
cancelacion entre las exposiciones sucesivas, lo que provoca que el indice de refraccion
no aumente como deberia, distorsionando el perfil de la red. A este método le hemos
llamado, método de multiples exposiciones. En las figuras 3.6a. y b. se muestra un
ejemplo del perfil de indice de refraccién ideal y el que se consigue mediante el método
de miltiples exposiciones , descrito anteriormente.

Para solucionar este problema, se decidié modificar el diseno de las SSFBGs. En
el diseno original se considera que cada chip debe tener un perfil uniforme, pero
realmente esta condicién no es necesaria. Tan solo es necesario que la luz se refleje
principalmente en el punto central del chip, y en una FBG débil esa condicién la
cumple cualquier perfil simétrico centrado en la posicion del chip. Es posible por lo
tanto, cambiar el perfil uniforme por uno gausiano (el perfil del haz UV) sin perder las
funcionalidades de la red como sistema cod/decodificador OCDMA.. Esto se traduciria
en una modificaciéon de la técnica de fabricaciéon. En el caso de las SSFBG para
OCDMA, en lugar de superponer multiples redes individuales, lo que hicimos fue
hacer una tnica red individual por cada chip, en la posicién central de este. Debido a
la anchura del haz UV (500 micras), se estim6 que la anchura minima posible del chip
era de 600 micras, lo que tiene implicaciones sobre la tasa maxima de funcionamiento
del sistema. El perfil obtenido mediante este nuevo método se muestra en la figura
3.6¢.

En la figura 3.7 se observa la respuesta espectral tedrica de la SSFBG con per-
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Figura 3.7: Espectros de la SSFBG para un disefio con perfil uniforme (azul) y perfil
gausiano (rojo)

fil de indice de refraccién uniforme (azul) y con el perfil gausiano (rojo). De alli se
puede concluir que las respuestas espectrales en su l6bulo principal son practicamente
idénticas. No obstante si vemos los l6bulos secundarios podemos observar que los cor-
respondientes al perfil gausiano son inferiores a los que aparecen con el perfil uniforme.
La razoén de esta diferencia es que el espectro de las redes de difraccién no es otra cosa
que la transformada de Fourier del perfil de cada red bajo suposicién de reflectividad
baja. De esta manera si la forma de los chips es uniforme, la envolvente del espectro
sera de tipo sinc, de alli los multiples 16bulos secundarios, mientras que para un perfil
gausiano de cada chip la envolvente es gausiana. La diferencia entre los 16bulos secun-
darios, de la red uniforme y de la red gausiana, no tiene ninguna influencia relevante
en su capacidad para realizar los procesos de codificacién y decodificacién, debido a
que la potencia esta contenida en el 16bulo principal.

3.5. Codificacién y Decodificacion Optica Mediante
SSFBG Bipolares Uniformes

El diagrama de la figura 3.8 muestra un sistema OCDMA que consta basicamente
de 5 bloques principales; La fuente de pulsos estrechos modulada con la informacion
que se desea enviar, el codificador, la fibra éptica por la que enviaremos la senal
codificada, el decodificador y el receptor 6ptico. Para nuestro trabajo se ha utilizado
como fuente de pulsos estrechos una fuente Mode Locked Laser Diode (MLLD). Esta
fuente emite pulsos de aproximadamente 3 ps de duracién a una tasa que puede
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Figura 3.8: Diagrama de bloques béasico del sistema OCDMA.

estar entre 5 y 10 GHz y con una potencia media cercana a los 10 dBm. Como
dispositivos codificador y decodificador se han usado SSFBGs con codificacién en fase
optica bipolar y con amplitud uniforme. En este apartado se presenta tnicamente
el caso back-to-back, aunque en un capitulo posterior se mostraran los resultados
considerando fibra real y por lo tanto el efecto de la dispersion cromatica. Finalmente
en el receptor se ha utilizado un detector 6ptico con un ancho de banda maximo de
30GHz y un osciloscopio de muestreo para la recuperacion de las senales en el dominio
temporal.

A cada una de las SSFBGs utilizadas se les grab6 un cédigo de 63 chips, obtenido
de la familia descrita en el apartado 3.3.2. En el proceso de fabricacion existe la
limitacién en cuanto al tamano o longitud del chip /. minima que podemos obtener.
Con nuestro sistema de fabricaciéon dicha longitud minima es de 0.6 mm. Si ademas
conocemos que el tiempo de chip esta dado por la ecuacién 3.23, podemos encontrar
que la sefal codificada tendra una duracién aproximada de 365 ps.

T. = Zch (3.23)

También se fabricaron SSFBGs con longitud de chip de 1 mm para poder tener
puntos de comparacion. Para el caso de una SSFBG con tamano de chip de 1mm
la senal codificada dura aproximadamente 610 ps. Con estos datos definimos que la
tasa de transmisién a la que deberiamos enviar la informacién, garantizando que no
existiese interferencia intersimbolica (ISI), tenia que ser de 1.25Gbps. Por lo tanto
esta frecuencia debia ser la de trabajo de la fuente MLLD.

La MLLD proporciona dos valores de frecuencia de oscilacion, 5 6 10 GHz. En
la figura 3.9 podemos ver el espectro cuando la fuente oscila a 10 GHz y centrada a
1550nm. Como la frecuencia de oscilacion es demasiado alta para nuestro propoésito,
se resolvio realizar un diezmado de pulsos. Para ello se hizo oscilar la fuente a 5 GHz
y se tomo un pulso de cada 4, obteniendo de esta manera una senal a 1.25 GHz.

El diagrama de bloques de la figura 3.10 corresponde con el esquema del diezmador
implementado. Basicamente consta de un generador eléctrico oscilando a 1.25 GHz
cuya salida dividimos en dos. Una de estas salidas pasa por un multiplicador x2 de
frecuencia, lo que indica que tendremos una senial a 2.5GHz y una a 1.25 GHz con una
relacion de fase constante. Con la salida de 2.5 GHz realizamos un primer diezmado
del laser pulsado mediante el modulador Mach-Zehnder(MZ) 1. La salida resultante,
pasa por el modulador MZ 2 el cual termina reduciendo la frecuencia de la senal
del laser al valor deseado por nosotros, es decir, 1.25 GHz. Es muy importante en la
estructura del diezmador al ajuste apropiado entre los retardos de propagacion 6ptica
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Figura 3.9: Espectro de la fuente pulsada.

y eléctrica asi como el ajuste y mantenimiento estable del estado de polarizaciéon a la
entrada de los dos moduladores electroépticos.

Como ya hemos indicado todas las medidas han sido hechas con un osciloscopio de
muestreo (CSA8000 Tektroniks), cuyo ancho de banda méaximo es de 30 GHz. En la
figura 3.11 podemos ver la senal de salida de la fuente MLLD después de ser diezmada
a 1.25 GHz. En esta figura podemos ver que el pulso que se mide en el osciloscopio
tiene una anchura aproximada de 20 ps, lo cual no es real, ya que la anchura del pulso
es cercana a los 3 ps. Asi mismo sucede con la amplitud del pulso, que se ve reducida
con respecto a la real. El error en la lectura es precisamente consecuencia del efecto
de la limitaciéon del ancho de banda del receptor empleado y del osciloscopio.

Para describir més detalladamente el procesamiento de senal que se hace dentro de
un sistema OCDMA, utilizaremos el diagrama basico mostrado en la figura 3.12. El
primer bloque, que corresponde a la fuente pulsada, encierra los elementos necesarios
para su diezmado, de tal forma que a la salida de dicho bloque tendremos una sefnal
a 1.25GHz. La fuente se ha centrado a una longitud de onda de 1538.5 nm, porque
a esa misma longitud se han fabricado las SSFBG. La senal resultante es aplicada a
la SSFBG 1, cuya senal reflejada, corresponderé con la senal codificada. Vale la pena
recordar que la sefial codificada no es otra cosa que la respuesta impulsiva h(t) de
la SSFBG convolucionada con la forma de los pulsos 6pticos. Para verla en detalle
podemos ver el resultado de su simulacion, (figura 3.13) y compararlo con el obtenido
a partir de la medida con el osciloscopio, (figura 3.14).

En la simulacién, podemos ver que la respuesta impulsiva de la SSFBG consiste de
un tren de pulsos. El ancho de cada uno de estos pulsos estara dado por la convoluciéon
entre la anchura del pulso y el ancho del chip. Ademés cada pulso tendra una fase

70



3.5. CODIFICACION Y DECODIFICACION OPTICA MEDIANTE SSFBG
BIPOLARES UNIFORMES

20005

+00ps 4=

Laser —
pulsado Q 0 |-

a SGHz Control de
polarizacion

A Control de
) polarizacid
x5\ % Polarizacicn

-

Generador de 800ps =

sefial el éctrica
21.25GHz I

1.6 T

1.2r b

POTENCIA OPTICA (mW)
o
)
T
L

0.4r- b

S LVNUNORE |

L L L L L L L
0 50 10 150 200 250 300 350 400 450 500
TIEMPO (ps)
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Figura 3.12: Sistema OCDMA basico con SSFBG
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Figura 3.13: Simulacion de la respuesta impulsiva de la SSFBG codificadora.

asignada de acuerdo a una palabra cédigo de la familia descrita en el apartado anterior.
Mas exactamente, para la figura 3.13 se simul6 la secuencia a, en donde los valores de
0 indican un fase igual a cero y los valores de 1 indican una fase igual a 7 o 180 grados.
Sobre la curva de simulacién se ha puesto la secuencia a para mostrar el efecto de
borrado en la zona de solapamiento entre chips adyacentes, cuando existe un cambio
de 1’s a 0’s o viceversa. Dos aspectos importantes que se observan en la simulacion,
son; 1) el tiempo de duracion del pulso codificado es t,c = N -T. = 63-5,8ps =~ 365ps.
Y 2) todos los pulsos tienen la misma altura, lo que nos indica que el coeficiente de
acoplamiento k es el mismo para toda la SSFBG.

En la medida de laboratorio no se puede observar los distintos pulsos discrimina-
dos, como consecuencia del ensanchamiento que sufren los mismos por las limitaciones
de ancho de banda del osciloscopio, tal y como se mostré para pulsos aislados en la
figura 3.14. No obstante si que se puede confirmar como la SSFBG ha sido disenada
con un coeficiente de acoplo bajo y constante a lo largo de toda la SSFBG, y por
lo tanto la distribuciéon de amplitud de los 63 chips reflejados es aproximadamente
plana.

El problema del uso de SSFBG de baja reflectividad en sistemas OCDMA son
las altas pérdidas de insercion del dispositivo. Aunque el empleo de SSFBGs de baja
reflectividad y las posibles soluciones al problema se desarrollan en profundidad en el
capitulo siguiente, se muestran las medidas para el caso practico de las SSFBGs que
nos ocupan en este apartado. Las pérdidas de insercién las podemos obtener mediante
la figura 3.15, donde hemos representado el espectro de la SSFBG codificadora (linea
continua), cuando la alimentamos con una fuente de luz blanca (linea a trazos ).
Podemos ver que la diferencia de potencia entre la fuente de luz blanca y el pico
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Figura 3.14: Medida de la respuesta impulsiva con el CSA.

méximo del espectro de la SSFBG es cercana a los 8 dB. Aunque como es bien
sabido, la medida exacta de reflectividad de una FBG se debe determinar empleando
el espectro en transmisiéon, en nuestro caso para reflectividades tan bajas resulta mas
ilustrativo el espectro en reflexion compensando las pérdidas en el circulador 6ptico
y en los conectores.

Con pérdidas de 8 dB en el codificador es necesario amplificar la senal, razén por
la cual usamos después del codificador un EDFA (Erbium Doped Fiber Amplifier).
El EDFA proporciona una ganancia de aproximadamente 20 dB, con lo que nuestra
senal vuelve a tener un nivel adecuado para el proceso de decodificacién.

En el decodificador se tiene la SSFBG 2, a la que se le ha grabado el cédigo conju-
gado de la SSFBG 1. En realidad lo que se hace es fabricar dos SSFBG exactamente
iguales, pero cada una se conectoriza por un extremo diferente. Esta simplificacién a
nivel practico se puede realizar inicamente en el caso de SSFBGs con codificacion de
fase bipolar (cambios de fase 0 o 7 alternativos). En el caso de que la codificacion de
fase de cada chip fuera Multipolar, es decir con multiples niveles de fase repartidos
entre 0 y 7 (por ejemplo cuadripolar [9]), seria necesaria la fabricacion de una red de-
codificadora especifica mediante el procedimiento general consistente en 1°) inversion
en la posicion de los chips y 2°) conjugacion de fase de los mismos. Hay que indicar
que desde un punto de vista de fabricacion esto no supone ninguna modificaciéon de
los procedimientos antes descritos resultando en una extension inmediata del caso
bipolar.

La figura 3.16 muestra el resultado de la simulacién de la decodificacion del pulso.
La traza azul corresponde al pulso decodificado con el cédigo correcto y la traza roja
con el decodificador incorrecto. En la grafica también se especifican dos términos muy
importantes para la evaluacion del sistema, el primero se refiere a los wings (W), que
son los niveles de senal espuria que surgen durante el proceso de autocorrelacién, y
el valor de la funcion de correlacion cruzada (C) que se observa cuando se decodifica
con la palabra codigo incorrecta. El valor aproximado teorico (valor medio para una
familia de cédigos de Gold) de la relacion entre el pico de potencia (P) y la potencia
de los wings es n = 5% [72] y el valor de crosstalk £ = § = & [37], en donde N es el
nimero de chips.
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Figura 3.15: Pérdidas de insercién introducidas por una SSFBG codificadora.
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Figura 3.16: Salida del decodificador. (azul) Decodificada con codigo correcto, (rojo)
con cé6digo incorrecto.
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BIPOLARES UNIFORMES

Potencia Optica

g T
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Figura 3.17: Senal decodificada, medida con el CSA. (azul) Decodificada correcta-
mente, (rojo) Con el decodificador incorrecto.

Los resultados de esta primera simulacién corroboran la correcta seleccion de la
familia de cédigos, ya que se obtiene un pico de autocorrelacién destacado y el nivel
de la correlacién cruzada es bajo. Si ahora vemos los resultados medidos con el oscilo-
scopio, obtenemos resultados similares, eso si, afectados por los limitantes de ancho
de banda y ruido del detector y de la instrumentacion.

A primera vista, las medidas tomadas con el CSA, podrian llevar a pensar que los
wings tienen un valor similar al de la funcion de correlacion cruzada. No obstante, al
comparar este grafico con el de la sefial original mostrado en la figura 3.11 se puede ver
que los picos adyacentes al pico de potencia principal son realmente una imperfecciéon
de la senal original emitida por la fuente.

Este sencillo experimento permite: realizar un primera prueba de la calidad de
los codigos usados, verificar que las relaciones de 7 y £ tengan valores aproximados
a los ideales y por ultimo medir el efecto de las limitaciones en ancho de banda del
receptor. Para nuestro caso, las limitaciones en ancho de banda estian determinadas
por el osciloscopio, el cual tenia tres posibles valores de ancho de banda que podian
ser seleccionados, 30GHz, 12.5 GHz y 2.5GHz. En la figura 3.18, podemos ver este
efecto, el hecho de recibir la senal con un dispositivo limitado en banda ocasiona que
los pulsos se ensanchen y se atentien. Para nuestro caso, el maximo ancho de banda
disponible en el receptor es de 30GHz con él, lograbamos la mejor recepcion de la
senal. Ahora si comparamos la recepcion con el filtro de 12.5 GHz con el de 30 GHz
podemos ver que la disminucién del ancho de banda del receptor en un 60 %, ocasiona
una cafda en la potencia del pulso recuperado cercana al 50 % y un ensanchamiento de
100 %. Por otra parte si recepcionamos con el de 2.5 GHz la caida en la amplitud del
pulso seréd del 70 % y el ensanchamiento de 500 %. Afortunadamente esta atenuacion
la recibe toda la senal y no solamente el pulso correctamente codificado.
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Figura 3.18: Efecto del filtrado sobre la sefial decodificada. 30 GHz(traza roja), 12.5
GHz (traza azul) y 2.5 GHz (traza violeta)

En este punto, vale la pena recordar lo visto en el capitulo anterior en el apartado
2.3, en donde se describian la influencia sobre el sistema de las variaciones en an-
cho de banda del receptor. Tener un receptor con un ancho de banda muy grande
equivale al uso de técnicas de time gating, las cuales me permiten eliminar el ruido
producido por la interferencia multiusuario. Sin embargo en la medida que el ancho
de banda se incrementa el costo de los receptores también lo hace. Existen algunas
aplicaciones donde puede ser conveniente trabajar con dispositivos con un ancho de
banda menor y que resulten a su vez més econémicos. Ademas un dispositivo con un
ancho de banda menor puede ser combinado con alguna técnica de thresholding que
permita compensar los efectos negativos, tal como se demostr6é en 2.8.4. En gener-
al, la restriccién por ancho de banda del receptor, estard dada por la aplicacién en
donde vaya a ser implementado. Por ejemplo, en sistemas OCDMA multiusuario las
opciones estan en el uso de dispositivos con gran ancho de banda 6 con bajo ancho de
banda en combinacion con técnicas de thresholding. Y en sistemas OCDMA usados
para deteccién de etiquetas serén utiles dispositivos con bajo ancho de banda que
permitan discriminar la senal correcta, a un coste relativamente econémico.

3.6. Técnicas de Estabilidad en Temperatura
Como hemos visto, los sistemas DS-OCDMA pueden ser implementados con re-

des de difraccion de Bragg como dispositivos codificadores y decodificadores. Usar
SSFBGs tienen multiples ventajas, entre ellas; su completa compatibilidad con la fi-
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bra 6ptica, posibilidad de implementacién de diferentes tipos de codigos, facilidad de
fabricacion, bajo costo cuando se producen en grandes cantidades, posibilidad de ser
sintonizada a longitudes de onda determinadas, etc. No obstante las SSFBGs también
tienen 2 inconvenientes importantes; uno, sus altas pérdidas de insercién y dos un ex-
igente grado de sintonia en longitud de onda. Del primer problema nos ocuparemos
en un capitulo posterior, por ahora caracterizaremos el segundo.

Para comprender el problema tenemos que recordar que una SSFBG es una fibra
Optica a la que se le ha introducido una variacién periédica de su indice de refraccion.
En nuestro caso la variacién de indice de refraccién introducida, sigue un patrén de-
terminado por un cédigo bipolar de una familia de Gold. Para que el sistema funcione
correctamente la SSFBG del receptor debera tener grabado el cédigo conjugado de la
SSFBG codificadora. Las SSFBGs deberan ser fabricadas bajo los mismos parametros
de tamano de chip, variacién del indice de refraccién y longitud de onda central. Estos
tres parametros se controlan en el momento de fabricacién de la SSFBG, sin embargo
es muy dificil lograr que la longitud de onda central sea exactamente igual en los
diferentes dispositivos que se construyan. El hecho de que no exista una coincidencia
perfecta en la longitud de onda de las SSFBGs usadas implica que la senal no pue-
da ser decodificada correctamente. Por lo tanto es necesario buscar un método que
permita sintonizar las SSFBGs a la misma longitud de onda. Una forma de lograrlo
es mediante la tensién mecanica. Se toma una de las fibras y se somete a un proceso
de tensién, a medida que esta tensién aumenta, la longitud de onda se desplaza ha-
cia longitudes mayores. Usando este método es posible lograr una sintonia entre las
SSFBGs codificadora y decodificadora. Sin embargo, después de varias pruebas, se
observaba que la estabilidad conseguida no duraba mas de 30 segundos, al cabo de
los cuales se tenian considerables reducciones en el pico de autocorrelacién, cuando
no su completa desapariciéon. La razoén es que las SSFBGs tienen una dependencia
con respecto a la temperatura demasiado alta. Cualquier variacion en la temperatura
afecta la SSFBG, inclusive si estd siendo sometida a tension mecanica. Esto significa
que la mejor forma de lograr la sintonia entre SSFBGs es variando la temperatura
hasta lograr la coincidencia exacta en longitud de onda.

Nosotros realizamos diferentes pruebas, buscando la forma 6ptima de sintonizacion
con temperatura, primero realizamos la variacion en temperatura con la SSFBG ten-
sionada y después con la SSFBG libre de tensién mecénica.

En la figura 3.19 vemos dos curvas que muestran la variacion de la longitud de onda
en una SSFBG cuando sobre ella se varia la temperatura. Para hallar la grafica de la
SSFBG tensionada, lo que hicimos fue tomar la SSFBG y ponerla sobre una lamina de
aluminio, tensionarla y mantener dicha tensién mediante el pegado de los extremos de
la SSFBG. Posteriormente se varia la temperatura y se toman los datos. La variacién
en longitud de onda cuando la SSFBG esta tensionada es cercana a los 24pm/C. Por
otra parte, para dibujar la otra curva lo que se hace es tomar la SSFBG sin tensionar
y variar su temperatura. En este caso, por cada grado centigrado de cambio en la
temperatura obtenemos una variaciéon de aproximadamente 11 pm en la longitud de
onda. El segundo caso corresponde con el coeficiente de variaciéon de longitud de onda
frente a temperatura, tipico de una FBG aislada y debido al coeficiente de expansién
de la fibra y al coeficiente de variacion termo-6ptico del silice dopado [73]. En el primer
caso se anade a los dos mencionados el coeficiente de expansion del aluminio.
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Figura 3.19: Variaciéon de la longitud de onda con la temperatura en una SSFBG
tensionada.

Como se puede observar en ambos casos el comportamiento es lineal. Por lo tanto
se podria escoger indiferentemente uno u otro en funcién de las necesidades de rango
de sintonizacién gruesa que se requiera. No obstante después de diversas tentativas y
por cuestion de precision y facilidad de control, es mas aconsejable tener una variacién
pequena en longitud de onda. Por esta razoén se decidi6 realizar la sintonia sin tensionar
las SSFBGs.

Con el objeto de tener un control preciso de la temperatura, ademas de una esta-
bilidad de la misma, se fabrico por cada SSFBG una caja controladora de temperatura
(CCT). Cada CCT tiene la arquitectura tipica de un servo sistema de una entrada y
una salida, con el controlador en cascada con el elemento calentador (figura 3.20).

Una desventaja de utilizar un sistema térmico es su dindmica lenta y por lo tanto
el tiempo empleado en la caracterizacion y ajuste del controlador. Aunque después
de realizado no tenfa mayor complicacién y se alcanza una alto grado de precision.
El sistema térmico esta constituido por dos pares de resistencias de potencia de 472
a 15W montada sobre una placa metalica. Sobre la placa metalica se depositan las
SSFBGs. La etapa de potencia, esta constituida por una fuente de voltaje alterno de
220v que se conecta a través de un relé a las resistencias. El sensor de temperatura
(Pt100/RTD2), en contacto con la placa metalica, mide la magnitud a controlar, y este
valor es realimentado. Dicho valor se compara con la senal de referencia introducida
y de esta manera se logra el control de temperatura.

Alcanzar el valor de temperatura deseado es una de las caracteristicas importantes
de las CCT, pero también lograr mantener esta temperatura con una deriva muy
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Figura 3.20: Diagrama de la Caja Controladora de Temperatura.

baja durante el mayor tiempo posible. Para conseguir el mayor grado de precisién
cada caja fue rellenada de polietileno que conserva mejor la temperatura. Al final, el
sistema implementado consigue alcanzar la temperatura deseada en aproximadamente
20 minutos, con un grado de precisiéon de +0,1 grado.

Como hemos indicado anteriormente nuestro sistema de fabricacién de SSFBGs
carece de un control preciso de longitud de onda a la que se centra cada dispositivo.
Por tal motivo la diferencia en longitudes de onda entre una SSFBG y otra es aleatoria,
pudiendo ser un valor cercano a cero hasta valores de 400pm. Teniendo en cuenta esto,
las CCT fueron fabricadas para poder tener una variaciéon de temperatura desde los
25C hasta los 60C cubriendo con ello todo el rango de longitudes de onda posibles.
La estabilidad también fue comprobada y podemos asegurar que las CCT pueden
soportar encendidas sin modificar sus pardmetros de diseno durante dias.

3.7. Determinaciéon de la Desintonia Maxima y su
Relacién con la Longitud de la SSFBG

Las SSFBGs usadas en sistemas OCDMA requieren ser sintonizadas para poder
realizar su funcién de codificaciéon y decodificacion de manera éptima. Si existe algin
grado de desintonia, esto se vera reflejado en el desvanecimiento del pico de autocor-
relacion de la senal recuperada. Por este motivo es muy importante determinar en
que porcentaje se puede permitir la desintonia entre los dispositivos codificadores y
decodificadores para que al final la senal pueda seguir siendo discriminada del ruido.

Para realizar este estudio se considera una SSFBG como la mostrada en la figura
3.21, recordando que N es el numero de chips del cédigo y I es el espacio que existe
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Figura 3.21: SSFBG simplificada

entre chips a lo largo de la fibra.
Para nuestro caso el sistema esta realizando una codificacién en fase éptica y por
lo tanto la respuesta impulsiva de la SSFBG es:

N
)= Cihon (t = (i = ) To) eap[j (i = 1) LenB(N)] (3.24)

donde C; representa la amplitud y la fase asociada a la reflectividad total de
cada seccion de chip. hep(t) es la respuesta impulsiva normalizada de un solo chip.
T, = 2kb es el tiempo de chip, y B(\) = 27”;"” es
de la SSFBG a la longitud de onda aplicada. Se puede observar de la ecuacion 3.24
que la condicién 6ptima de diseno de la longitud del chip individual la obtenemos
del argumento de la funcién exponencial. Debido a que un recorrido éptico de ida y
vuelta (2[.,) entre un par de chips debe producir saltos enteros de 27 de fase para
asegurar un proceso de codificacion y decodificacion apropiado, la regla de disefio es:

la constante de propagaciéon dentro

AB
2neff 4

len = (3.25)

Siendo g un entero, Ap la longitud de onda de Bragg de la SSFBG y n.yy el indice
de refraccion efectivo del modo. Esta condicidon asegura una fase dptica incremental

entre chips igual a cero cuando Ap es aplicada al dispositivo. Si se aplica cualquier
otra longitud de onda A = Ap + A\ la respuesta impulsiva sera:

Z(Jhch (t—( z—l)T)ea:p[ (i —1)2mq (ﬁﬂ (3.26)

Es importante observar que el incremento relativo de fase éptica de un chip al chip
adyacente debido a la desintonia de la longitud de onda es:

AN A)\
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En la expresion 3.27 podemos ver que el cambio incremental de fase es consecuencia
del cambio relativo de la longitud de onda multiplicado por ¢ o lo que es igual, al
namero entero de longitudes de onda contenidas en la extension del chip (camino de
ida y vuelta). Sustituyendo la ecuacién 3.27 en 3.26 podemos encontrar las respuestas
impulsivas del codificador y decodificador.

heo(t) = Z Cihen (t — (i = 1) Te) exp[j (i — 1) (2mq + Adeo))] (3.28)
haeeo(t) = Y Ch_pithen (t— (k= 1) T.) exp [j (k — 1) (27¢" + Adueco))] (3.29)

Para el decodificador se ha empleado la misma palabra c6digo que en el codificador
pero conjugada e invertida en el tiempo Cgeco(k) = C} (N — k4 1), como es normal
para cada par codificador-decodificador. Después del decodificador la senal se obtiene
mediante la convolucién en el tiempo de las respuestas impulsivas descritas en 3.28 y
3.29. Como sabemos que el diseno de la pareja codificador-decodificador implica que
CiCy_iy1 = 1, tenemos que el pico de autocorrelacién se puede expresar como:

N
(hco ® hdeco)t:(N+1)Tc - hch (0)€$p (.jNAd)deco) Z exrp {] (Z - 1) (A¢co - Adeeco)}
i=1
(3.30)
De esta ecuacién se deduce, que en el caso de no existir desintonia entre las longi-
tudes de onda, es decir, que A¢co — Adgeco = 0, la autocorrelacion alcanzard su valor
méaximo N. Para que no exista desintonia las longitudes de onda del codificador y del
decodificador deben ser iguales, aunque puedan no ser iguales a longitud de onda cen-
tral de la senal 6ptica utilizada. Para cualquier otro caso A¢eo— Adgeco # 0 representa
una diferencia real de la longitud de onda de operacién entre los dispositivos.
Con el objetivo de evaluar el efecto de esta desintonia, hemos definido la eficiencia
de autocorrelacién en términos de potencia, asi:

N
2

) ‘Zf_lexp{j(z‘—1>(A¢CO—A¢deco>}|2

Sin (NA¢620/deco )

NA¢co/deco
2

donde la diferencia incremental de fase entre el codificador y el decodificador es
referida como:

(3.31)

Acho/deco = Acho - A(bdeco

21q (Lw _AABM’) (3.32)

Q
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Figura 3.22: Curva de eficiencia vs. NA¢c,/deco-

La eficiencia dada en 3.31 aumenta notablemente a medida que el argumento
(NAgbw/deco) tiende a cero, y es cero cuando NA¢c,/deco = 27 (figura 3.22).

Conociendo que la penalizacion de potencia se puede hallar mediante 6 = —10log10(7)
y usando como criterio que la méxima penalizacién permisible es de 1 dB, se encuen-
tra que la eficiencia debe ser como minimo de n = 0,8. Este caso se alcanza cuando el
producto NA¢.o/deco = 1,62. Aplicando este criterio de penalizacion limite se obtiene
que la condicién de méxima desintonia permitida es:

A)p AB 1
— ) <1,62 .
( A > =16 dmners Nlcn (3.33)

Obsérvese que la méxima desintonia permitida es inversamente proporcional al
producto entre el nimero de chips y la longitud del chip. Por lo tanto si se desea
implementar un c6digo més largo es necesario optimizar el proceso de fabricacion de
las SSFBGs para lograr un tamano de chip lo més pequeno posible.

3.7.1. Modelo Experimental

De acuerdo a los resultados teéricos podemos concluir, que se requiere de un
exigente control de temperatura de los dispositivos codificadores y decodificadores en
un sistema OCDMA que utilice SSFBGs. Para verificar experimentalmente la méxima
desintonia permitida entre los dispositivos codificador y decodificador se fabricaron
un par de SSFBGs basadas en la misma palabra cédigo de una familia de Gold de 63
chips con codificacion en fase binaria como en [1] y centradas a 1538 nm. Los dos pares
difieren solamente en la separacion entre los chips, la cual es de 1 mm para uno y 0,6
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Figura 3.23: Espectros de las SSFBGs. 1mm (izq), 0,6 mm (der)
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mm para el otro, lo que corresponde a 104 Gchips/s y 174 Gchips/s respectivamente.
Cada una las SSFBGs fue colocada en una CCT, asegurando una estabilidad térmica
con una precision de 0.1 °C y por lo tanto una estabilidad en longitud de onda entre
los dispositivos de +1pm.

El montaje utilizado para la verificacion experimental es el mismo que el usado en
el apartado 3.5 y mostrado en la figura 3.12. Los pulsos codificados se extendian a lo
largo de 604 ps (1 mm chip) y 361 ps (0,6 mm chip). En la figura 3.23 se muestran los
espectros 6pticos para los dispositivos con longitud de chip igual a 1 mm y 0,6 mm.
El dispositivo receptor es el CSA de 30GHz de ancho de banda.

A partir de este setup y usando las ecuaciones explicadas en el apartado anterior
podriamos encontrar que teéricamente la maxima desintonia permitida, para una
penalizacion de 1 dB, para las parejas de SSFBGs de 1mm y de 0.6 mm era de 3.4 pm
y 5.6 pm respectivamente. Lo cual traducido en términos de temperatura, significa
que no pueden existir variaciones superiores a los 0.31 °C para el caso de la SSFBG
con longitud de chip de 1 mm 6 de 0.51 °C para la de 0.6 mm.

Para realizar la verificacion experimental de los datos anteriores, se calibraron
inicialmente las dos CCT para tener una temperatura de 252C, independizandolas
asi de la posible influencia de las condiciones ambientales de laboratorio, el cual esta
acondicionado a 20°C. Partiendo de una temperatura igual, podiamos encontrar la
diferencia exacta que existe entre SSFBGs de un mismo par. Después de determinar
la diferencia entre las SSFBGs y conociendo que por grado centigrado se producia
un desplazamiento en longitud de onda de 11 pm, procedimos a igualar los espectros.
El pico maximo de autocorrelacién de la senal decodificada, se obtiene cuando se ha
conseguido la sintonia en longitud de onda. En la medida que dicha sintonia se pierde
el pico de autocorrelacion se desvanece, bastando pocos picometros para su completa
eliminacién. Por esta razon partiendo de las condiciones de méxima amplitud de pico
de autocorrelaciéon empezamos primero a aumentar la temperatura muy lentamente,
hasta conseguir que el pico desapareciera. Posteriormente se realizé la misma tarea
pero esta vez bajando la temperatura. Mediante este procedimiento se consiguieron
las curvas de la figura 3.24, que comparadas con las tedricas muestran una buena
concordancia tanto para el caso del par SSFBG de 0,6 mm como para el par de
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Figura 3.24: Curvas de eficiencia vs. Desintonia en longitud de onda. SSFBGs de 1mm
(rojo), de 0.6mm (negro)

SSFBG de 1 mm.

El eje horizontal representa la desintonia en longitud de onda causada por la
variacion en temperatura entre las cajas que contienen al codificador y al decod-
ificador. Para el caso en que la separacion entre chips es de 1 mm de longitud
(Nl = 63mm), la eficiencia se reduce al 50 % para £6 pm (+0,54 °C para fibra
al aire sin aislamiento térmico). Para el caso de 0.6 mm (Nl., = 37,8mm) la eficien-
cia se reduce al 50 % a £10 pm (0,9 °C).

3.8. Propuesta de Técnica de Desintonia para la
Reutilizaciéon de Coédigos .

Los resultados obtenidos a partir de las variaciones en temperatura realizados so-
bre la SSFBG, nos han mostrado que los dispositivos codificadores y decodificadores
son altamente sensible a los cambios en temperatura, lo cual supone un punto nega-
tivo del sistema. Sin embargo como hemos observado, después de que se consigue la
sintonia entre dispositivos y mediante el correcto uso de las CCT los codificadores y
decodificadores logran una estabilidad adecuada.

Esto nos ha llevado a pensar que es posible dar un uso adicional al desvanec-
imiento del pico de autocorrelacién ocasionado por la desintonia en longitud de onda
causada por temperatura. Lo que proponemos es emplearlo como un grado adicional
de multiplexacion, modificando la posicion relativa de la longitud de onda entre los
codificadores y decodificadores.

Para verificar esta posibilidad se ha realizado el montaje de la figura 3.25, en donde
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Figura 3.25: Multiplexacién por variacién en temperatura.

se han combinado tres codificadores idénticos con la misma palabra cédigo basada
en la secuencia Gold de 63 chips (a 174 Gchips/s) a tres temperaturas diferentes
empleando las CCTs. Los codificadores estan espaciados 50 pm en longitud de onda.
El decodificador también esta colocado dentro de una CCT y gracias a ello se puede
desplazar su longitud de onda para hacerla coincidir con cada uno de los codificadores.

El decodificador parte de una posicion inicial a 50 pm del primer codificador. Los
incrementos de temperatura se hicieron en pasos de 1 grado con intervalos de espera de
2 minutos por grado hasta obtener la primera sintonia. Posteriormente los intervalos
de espera aumentaron a 5 minutos para evitar los fenémenos de histéresis propios del
control de temperatura. La figura 4 muestra los picos de autocorrelacién obtenidos
cuando el decodificador es sintonizado a la longitud de onda de cada codificador, y
también la senal sin pico obtenido cuando las otras dos longitudes de onda no estan
sintonizadas.

De la figura 3.26 se puede concluir que es posible hacer un reuso de los codigos
si se realiza una multiplexacion por medio de la temperatura. Se puede observar que
existe una perfecta diferenciacion de las senales enviadas con los diferentes codifi-
cadores. Para comprobar que esto se cumple para los tres casos se realizé el mismo
procedimiento, recuperando la senial enviada por cada uno de los codificadores.

La figura 3.27 muestra la maxima potencia pico a pico decodificada a lo largo de
un periodo completo de 800 ps (peor caso) para los tres codificadores (Transmisores)
conectados consecutivamente. La interferencia mutua esta limitada entre 20 y 25 %
a lo largo del eje de desintonia de longitud de onda. Es importante resaltar que esta
interferencia es la misma que la que se consigue decodificando en el receptor con un
dispositivo perfectamente sintonizado, pero basado en otra palabra cddigo ortogonal
de la misma secuencia Gold de 63 chips (véase la palabra codigo 2 de [1]).

Demostramos asi, que la desintonia en longitud de onda permite obtener nive-
les equivalentes de MUI a los que se obtienen cuando se realiza un procedimiento
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CAPITULO 3. SISTEMA OCDMA BASADO EN REDES DE DIFRACCION DE
BRAGG SUPERESTRUCTURADAS UNIFORMES
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Figura 3.26: Senal decodificada por el receptor con el decodificador sintonizado a A
desde los tres diferentes transmisores. a) Transmisor @\g activo. b) Transmisor @\,
activo. ¢) Transmisor @\s activo.
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Figura 3.27: Potencia pico-pico maxima normalizada detectada después de decodificar
barriendo en longitud de onda. Transmisores a A1, A2y A3 (espaciado de ~ 50pm)
fueron activados consecutivamente. (a), (b) y (c) corresponden a las ventanas de la
figura 3.26.

estandar de codificaciéon y decodificaciéon. Es importante remarcar que la desintonia
requerida para completar un total desvanecimiento no supera los 10 a 20 pm (para los
dispositivos reportados en el experimento) esto es una pequeiia fraccion del espectro
total ocupado que es cercano a los 2 nm como se puede ver en la figura 3.23. De esta
manera la desintonia se puede emplear para expandir el nimero de palabras cédigo
disponibles o para seleccionar activamente distintos pares codificador/decodificador
sin requerir ancho de banda 6ptico adicional.
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Capitulo 4

DISPOSITIVOS SSFBG DE
ALTA REFLECTIVIDAD
PARA SISTEMAS OCDMA.

4.1. Introduccién

Las redes de difracciéon de Bragg superestructuradas son uno de los dispositivos
més versatiles para ser utilizados como codificadores en los sistemas DS-OCDMA.
En los sistemas que usan redes de difraccion, un pulso estrecho es aplicado a una
SSEFBG obteniendo como senal reflejada una serie de pulsos coherentes cuya fase estara
determinada por el patrén grabado sobre la SSFBG. Si la longitud de cada chip . es
la misma y la amplitud de modulacién del indice de refraccion a lo largo de la SSFBG
es de valor bajo, la luz penetrara la totalidad de la longitud de la SSFBG y cada
segmento individual del grating contribuird més o menos igual a la senal reflejada. En
este caso las SSFBGs actian como un filtro transversal para codificar en fase 6ptica
la respuesta impulsiva y de la misma manera decodificarla. Como ya hemos dicho
las SSFBGs pueden ser fabricadas mediante la técnica de méscara de fase o mediante
técnicas hologréficas [7], consiguiendo una gran flexibilidad para fabricar codigos ultra
largos. Las SSFBGs han sido probadas por diferentes autores demostrando sistemas
que usan codigos de 551 [32, 7], 255 [17], 127 [74] y 63 chips [1].

Para que las SSFBGs funcionen correctamente la respuesta impulsiva debe corre-
sponder con un patrén de pulsos codificados en fase lo més uniforme posible y por
supuesto manteniendo fiel la informacion de fase 6ptica relativa entre ellos. Esta car-
acteristica debe mantenerse tanto en los procesos de codificacién como decodificacion.
Una forma de garantizar esto es construyendo las SSFBGs con constantes de acoplo
relativamente bajas, que dan lugar también, a una reflectividad de valor bajo por cada
uno de los chips. Normalmente en estos casos se obtienen picos de reflectividad total
del codificador/decodificador inferiores al 20 % [17]. La baja reflectividad ocasiona
altas pérdidas de insercion, tanto en el momento de codificar como durante el proceso
de decodificacion. En una red PON (Pasive Optical Network) donde los niveles de
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Figura 4.1: Degradacion de potencia en SSFBGs de alta reflectividad

potencia son muy ajustados, el factor de las pérdidas de insercién es critico [75].

Para reducir las pérdidas, se podria pensar en principio, en elevar el valor de la
reflectividad, pero esto implica dos problemas, el primero es la excesiva degradaciéon
de potencia del pulso a medida que se propaga a través de la SSFBG vy el segundo, las
multiples reflexiones dentro del mismo. Estos problemas ocasionan una deformacién
de la respuesta impulsiva y por tanto un fuerte deterioro de la capacidad para realizar
los procesos de codificaciéon y decodificacion. En las figuras 4.1 y 4.2 se ilustran estos
dos problemas. En el caso de la respuesta impulsiva de una SSFBG de alta reflectivi-
dad la mayor parte de la potencia del pulso de entrada se refleja al principio de la
SSFBG, disminuyendo la potencia a medida que avanza y por lo tanto presentando
una respuesta impulsiva que se decrementa a medida que atraviesa la SSFBG.

Por otra parte, cuando la reflectividad local de cada chip aumenta, el pulso de
entrada puede sufrir multiples reflexiones esta vez ya no de valor despreciable. Las
multiples reflexiones pueden recaer nuevamente sobre las contribuciones directas de
los chips, aumentando o disminuyendo su amplitud y modificando también su fase
optica total y por lo tanto introduciendo errores en la senal codificada

Durante el desarrollo del presente capitulo mostraremos los posibles regimenes
en los que puede trabajar una SSFBG con sus respectivas simulaciones que permi-
tirdn observar el comportamiento de la senal en cada caso. Posteriormente se revisara
brevemente la solucién propuesta por otros autores a los inconvenientes del uso de
SSFBGs de alta reflectividad, y finalmente se presenta una propuesta desarrollada en
esta tesis, que aborda el problema de las altas pérdidas de insercién y la distorsion
de la senal codificada en SSFBG HR mediante técnicas de sintesis de FBG.
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4.2. SIMULACIONES DE LAS SSFBGS EN DIFERENTES
REGIMENES DE TRABAJO.
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Figura 4.2: Efecto de multiples reflexiones en SSFBGs de alta reflectividad

4.2. Simulaciones de las SSFBGs en Diferentes
Regimenes de Trabajo.

El compromiso entre las pérdidas de insercién y la capacidad de realizar correcta-
mente los procesos de decodificacion, ha sido ya estudiado en [75, 76]. De acuerdo a
estos estudios se ha podido concluir lo siguiente:

= Existen 3 regimenes de trabajo: 1) Régimen I: SSFBG con baja reflectividad
(Ancss < 1075)(SSFBG LR), 2) Régimen II: SSFBG de media reflectividad
(Aness = 107° ~ 7 x 1075) (SSFBG MR), y 3) Régimen III: SSFBG de alta
reflectividad (Anesr > 7 x 107°) (SSFBG HR).

= En el Régimen I se tiene el mejor rendimiento pero una baja eficiencia de po-
tencia. En este régimen el pico de autocorrelacion (P) es relativamente bajo,
no obstante el contraste entre P y los wings (W), asi como entre P y pico de
correlacion cruzada (C), es muy bueno. Por ello la mejor aplicacion de SSFBGs
con baja reflectividad, es en sistemas OCDMA de multiples usuarios.

= En el Régimen II las relaciones entre P, W, y C' alcanzan el valor medio de los
otros regimenes. Sin embargo en este régimen no se consigue un valor éptimo
para ninguna aplicacién, ni para sistemas multiusuarios ni tampoco para el
reconocimiento de etiquetas.

= En el Régimen III las relaciones % y % son bajas, no obstante el P es relativa-
mente alto. El uso de las SSFBGs en este caso podria servir como reconocimiento
de etiquetas en redes de conmutacion de paquetes o de rafagas. En este tipo de
aplicaciones no se tiene el problema de interferencia, pero se requiere una cor-
recta deteccion del codigo enviado.

Para observar el efecto, que tiene sobre el espectro y la respuesta impulsiva, el incre-
mentar el valor del indice de refraccion en las SSFBGs, hemos simulado tres de ellas,

91



CAPITULO 4. DISPOSITIVOS SSFBG DE ALTA REFLECTIVIDAD PARA
SISTEMAS OCDMA.

cada una en un régimen. Se ha empleado un cédigo de 63 chips y los parametros de
la simulacién fueron los siguientes:

Tamano de chip = 0.6 mm

T, = 5,74ps

Periodo de Bragg =5,3034 x 107

Nefr = 1.45

Anssppa-rLr =1x107°

Angsppa—mpr =4 % 107°

Angssrpa—nr =10 x 107°

En la figura 4.3 se muestra la reflectividad frente a la longitud de onda (espectro
en reflexion) y la respuesta impulsiva correspondiente en unidades de potencia 6ptica.
Podemos ver que a medida que el indice de refraccion aumenta, la reflectividad de la
SSFBG también lo hace. Por lo tanto las pérdidas por insercién se reducen, siendo 8
dB para las SSFBG LR, 2.5 dB para las SSFBG MR y apenas 0.4 dB para las SSFBG
HR.

No obstante aunque las pérdidas por insercién se reducen, la respuesta impulsiva
se degrada de igual manera. En una SSFBG LR la respuesta impulsiva tiende a ser
constante en valor medio, siendo los picos que surgen el resultado del truncamiento
espectral en el célculo numérico del dispositivo. Por el contrario cuando vemos la
respuesta impulsiva de la SSFBG HR, podemos observar los dos problemas descritos:
la reduccion de potencia y las multiples reflexiones que distorsionan el nivel promedio.
La duracién de la respuesta impulsiva es la misma en su parte fundamental, y se
extienda a N x T, aunque por encima de este rango temporal, para el caso HR, se
pueden observar picos de potencia debidos a las miltiples reflexiones. Estos picos de
potencia indeseada, pueden llegar a interferir sobre la misma senal en forma de ISI o
como MAI en el resto de usuarios.

4.3. SSFBG con Apodizacion del Indice de
Refraccion

El ambito de aplicacion més cercano para los sistemas OCDMA es el de las redes
PON, en donde como ya hemos dicho, las limitaciones en potencia son significativas.
Por tal motivo, algunos autores han propuesto soluciones para disminuir el problema
de las pérdidas de insercién ocasionadas por las SSFBGs LR.

Una de las soluciones propuestas, es la de disenar redes con el indice de refrac-
cion apodizado. Esta propuesta ha sido planteada en [76], en donde se proponen dos
funciones de apodizacion, una primera con un incremento constante del indice de
refraccion y otra con una funcién de apodizacion que ha sido hallada mediante ex-
perimentacion, basicamente a prueba y error [75]. Para realizar la apodizacion del
indice de refraccién, primero se busca un valor inicial que garantice un valor minimo
deseado de la senal reflejada. Asi se consigue disminuir las pérdidas de insercion, y a
partir de ese primer valor se empieza a aumentar el indice de refraccién procurando
con cada incremento compensar las pérdidas de potencia que se tienen con respecto
al primer pulso reflejado. De esta manera se consigue evitar las pérdidas de potencia
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SSFBG CON APODIZACION DEL INDICE DE
REFRACCION
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Figura 4.3: Espectros de SSFBG para tres valores diferentes de reflectividad y sus
respectivas respuestas impulsivas normalizadas. a). SSFBG-LR, b) SSFBG-MR, c)
SSFBG-HR
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Figura 4.4: Diferentes perfiles del Indice de Refraccion usados en [76].

que se sufre al recorrer la SSFBG, como consecuencia de la alta reflectividad de la
misma.

Para demostrar su planteamiento ellos construyeron 4 SSFBGs con cada uno de los
perfiles mostrados en la figura 4.4. Los resultados obtenidos cuando se usaron las redes
SSEFBG con LR y HR fueron los esperados; los mas 6ptimos con la SSFBG LR y una
mala recuperacion de la senal deseada cuando se usa la SSFBG de alta reflectividad.
Por otra parte con la funcién de apodizacion AP-I los resultados obtenidos no fueron
los mas alentadores, llegando apenas a una leve mejoria con respecto a cuando se
usa la SSFBG LR. Finalmente cuando emplean la segunda funcién de apodizacion se
consigue mejorar notablemente la magnitud del pico de autocorrelacién y la relacién

P

%, no obstante la relacion + se mantiene igual que cuando se usa una red uniforme.

Los resultados de dichos experimentos se resumen en la gréfica 4.5, en donde se
corrobora lo anteriormente comentado. Las flechas muestran la optimizacion consegui-
da con cada una de las funciones de apodizacién, para cada una de las relaciones alli
descritas.

Como podemos observar, las mejoras obtenidas pueden ser calificadas de positivas,
sin embargo existen un par de inconvenientes con este método: el primer problema
que presenta la apodizacion del indice de refraccion es que aunque reduce el decre-
mento de potencia, no soluciona el problema de las multiples reflexiones, razén por
la cual la respuesta impulsiva de estas SSFBGs no es 6ptima. Por otra parte el hecho
de que el perfil del indice se obtenga por medio de experimentacién resta fiabilidad
y también disminuye la versatilidad de las mismas. Esto nos ha llevado a hacer una
propuesta que represente una solucién integral a los problemas de pérdidas de in-
sercion, desvanecimiento de la senal a medida que recorre la SSFBG y las maltiples
reflexiones cuando se trabaja con redes de alta reflectividad
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Figura 4.5: Pico de autocorrelacion, % y g Vs, indice de refraccion [76].

4.4. Diseno de SSFBG-HR Empleando Métodos de
Sintesis

El disefio de SSFBGs mediante los métodos de anélisis deja muy poco margen
de maniobrabilidad, ya que los parametros que podemos cambiar para obtener la re-
spuesta deseada, son limitados. Por otra parte hemos visto que si queremos reducir
las pérdidas de insercién producidas por las SSFBGs, es necesario aumentar el indice
de refracciéon. Pero aumentar el indice de refracciéon, a su vez genera problemas de
distorsion en la respuesta impulsiva que deteriora el rendimiento del sistema en gen-
eral.

Las caracteristicas a considerar cuando se disenan SSFBGs que puedan ser usadas
en sistemas OCDMA son: 1) Bajas pérdidas de insercion y 2) una respuesta impul-
siva constante y sin picos adyacentes ocasionados por las multiples reflexiones. Estas
caracteristicas permiten tener una idea clara de lo que queremos que sea la respuesta
impulsiva, por lo tanto conoceremos su forma y valores ideales. Con base en ello pro-
ponemos que el diseno de los codificadores basados en SSFBG, parta de la respuesta
impulsiva que conocemos y que deseamos obtener. Para conseguir este objetivo debe-
mos sintetizar a partir de la respuesta impulsiva ideal, el perfil del coeficiente complejo
de acoplo (¢q(z)), necesario para obtener dicha respuesta impulsiva.

Los métodos de sintesis para el diseno de redes de difraccion de Bragg son bien
conocidos y han sido descritos por diferentes autores [77, 78, 79, 80]. Nosotros en
particular hemos usado el descrito en [77], por estar basado en el método de sintesis
DLP (Discrete Layer Peeling), el cual tiene un 6ptimo tiempo de procesamiento.

El método de sintesis DLP parte de la conocida matriz de transferencia T'M de-
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Figura 4.6: Modelo discreto de una FBG, Propagaciéon de campos hacia adelante (R;)
y en reflexion (S;) asociados con cada una de las franjas del dibujo.

scrita en la seccion 3.2. Esta matriz conecta los campos en un punto z + Az con los
campos en z. Para poder realizar el proceso de discretizaciéon hay que reemplazar la
matriz T'M por el producto de dos matrices de transferencia TMAT M,. T'M, describe
un reflector discreto y T'Madescribe la propagacion del campo, las cuales podemos
escribir como:

1
_ 2\ 1 —p*
o, = (1-0f) T (4.1)
_ exp(i0Az) 0
TMs = [ 0 exp(—idAz) (4.2)
donde el coeficiente complejo de reflexion esta dado por
p = —tanh (kAz) % (4.3)

vale la pena aclarar que k = |q| y ¢ es la desintonia existente entre la constante
de fase con respecto a la constante de fase de Bragg.

La matriz de transferencia 7'M, puede ser obtenida de T'M permitiendo que todo
el acoplamiento tenga lugar en un punto. El modelo completo de la red de difraccion
es, por lo tanto, una serie de N reflectores complejos discretos con una distancia Az
entre ellos (figura 4.6).

Partiendo del espectro de reflexién complejo 71 (9) se desea conocer las amplitudes
del coeficiente de reflexién complejo p;, 7 = 1,2...,N. Se definen los campos de
propagacion y contrapropagacion antes de la j-ésima seccion como R;(d) y S;(9).

Los campos antes de la primera seccién estan dados por:

Ri(6) | _ 1
56 = o (44
Gracias al principio de causalidad podemos encontrar la amplitud compleja del
primer reflector. Notese que la respuesta impulsiva del reflector colocado para el tiem-
po t=0, (p1), es independiente de los demés reflectores p; V5 > 2 porque la luz no
tiene suficiente tiempo de propagarse hacia el segundo reflector y mucho menos ha-
cia los siguientes. De esta manera, cuando encontramos la respuesta impulsiva para

este primer reflector, obtenemos lo mismo, que si solo estuviese presente ese reflector.
Por lo tanto, podemos calcular p; a partir de la transformada inversa de Fourier de

96



4.4. DISENO DE SSFBG-HR EMPLEANDO METODOS DE SINTESIS

r1(d) = 1‘211((‘;)) evaluada en t=0. Conociendo los resultados de la primera seccion y
usando nuevamente el producto matricial TMAT M, podemos transferir los campos a
las secciones siguientes. De esta manera es como esa primera seccion fuese retirada de
la FBG. Siguiendo este procedimiento podemos determinar toda la serie de reflectores.
La funcion del coeficiente de acoplamiento complejo ¢(z) puede ser determinada de
la ecuacion 4.3.

Usando 4.1 y 4.2 podemos hallar que la transferencia del campo usando TMAT M,

puede ser descrita en términos de la reflectividad local como

. r1(d) — p1
r2(0) = exp(—i20Az)———— 4.5
(6) = cap(~i2682) {0 (45)
donde 7;(d) = %
Para determinar el valor de p; por medio de la transformada inversa de Fourier,
noétese que el espectro 1 (o) puede ser escrito como la transformada discreta de Fourier
de la respuesta impulsiva h(t),

o0
r1(8) =Y ha(t)exp(ioT2Az) (4.6)
7=0

porque la respuesta impulsiva es discreta en muestras de 2Az, lo cual equivale a la
longitud de propagaciéon de ida y vuelta de una seccién. Se ha definido 7 = 2& como la
variable de tiempo discreto con ¢ como tiempo normalizado. Asi la respuesta impulsiva
para 7 = 0 es la misma que se encontraria si solo el primer reflector estuviese presente.
De esta manera p; es simplemente el coeficiente 0 de la serie de Fourier descrita por

4.6, 0

Az (3

pP1 = hl(O) = 7/ Tl((S)d(S (47)
-3

tenemos entonces que el modelo esta basado inherentemente en las funciones disc-

retas que describen el grating. Para su implementaciéon numérica, la dependencia

espectral debe ser también discreta, y por tanto, el calculo de p; por la transformada

inversa de Fourier de 7 (o) puede ser obtenida por la transformada discreta de Fourier

M
p= g7 2w (4.8)
donde r; (m) representa la version discreta del espectro r1 () en el rango [§| < 5&-,
y M > N es el nimero de longitudes de onda del espectro.

Resumiendo podemos decir que el método de sintesis DLP consiste en:

1. Se parte de un coeficiente de reflexion realizable ().
2. Se calcula p; de 4.8.

3. Se propagan los campos usando las matrices de transferencia 4.1, 4.2, 4.3 o su
expresion equivalente 4.5.

4. repetir desde el paso 2 hasta completar la estructura completa del grating.

97



CAPITULO 4. DISPOSITIVOS SSFBG DE ALTA REFLECTIVIDAD PARA
SISTEMAS OCDMA.

Palabra Codigo | Coeficiente de acoplamiento complejo

explo(=)|em ]

0100110111 ... .. (=) =|q(=)

|

Dispositivo con Respuesta Impulsiva h(t), No Ideal.

Figura 4.7: Diagrama de flujo del método estandar de diseno

Palabra Codigo Respuesta Impulsiva Ideal del Dispositivo h(t)
0100110111..... l
Método de

—q(z)

Sintesis DLP

Figura 4.8: Diagrama de flujo usando para el diseno el método de sintesis.

4.4.1. Procedimiento de Sintesis Empleado

El método de sintesis DLP que ha sido descrito en el apartado anterior es el que
utilizaremos para nuestro diseno. Es facil ver que el proceso de diseno propuesto es
inverso al proceso estandar empleado en SSFBG de reflectividad débil. En el proceso
estandar, la palabra cédigo seleccionada que contiene los chips modulados en fase
binaria, es mapeada sobre el coeficiente de acoplamiento complejo descrito por:

q(z) = la(2)| exp(jp(2)) [em™] (4.9)

q(2) es proporcional al perfil de la perturbacion del indice de refraccion An(z),
|g(2)|es una constante y ¢(z) contiene los cambios de fase dictados por la palabra
c6digo en las posiciones adecuadas de los chips. La secuencia puede ser resumida
como se ve en la figura 4.7.

La propuesta que se presenta es precisamente el proceso inverso, fijando la re-
spuesta impulsiva h(t) que se desea del dispositivo, se busca mediante un método de
sintesis, el perfil de coeficiente complejo especifico que proporcione dicha h(t). En este
caso, la secuencia es: partiendo de la palabra codigo, construimos la h(t) deseada con
el pico de reflectividad requerido, aplicamos la transformada de Fourier y hallamos el
espectro en reflexion de la SSFBG y empleando el método de sintesis obtenemos ¢(z).
El diagrama de flujo mediante este método se ve en la figura 4.8.

4.4.2. Diseno y Resultados de la Simulacién

Siguiendo la metodologia propuesta para este diseno se partié del codigo de 63
chips, que recordamos a continuacion:

98



4.4. DISENO DE SSFBG-HR EMPLEANDO METODOS DE SINTESIS

B

b).

x
o
2

lact
s
3

laf:

o
=

o
o o
SR

o

B 9 10 1 9 10 1 12

Figura 4.9: Coeficiente de Acoplamiento Complejo (q(z)). a) método estandar, y b)
obtenida mediante el método de sintesis DLP.

codigol = [000000101010000101011011110101100101000100011111111000101101111]

a partir de este codigo se construyo la respuesta impulsiva ideal, es decir, con
la forma y el valor de reflectividad deseado. Con la respuesta impulsiva y usando la
transformada de Fourier hallamos el espectro en reflexion, el cual nos servira de punto
de partida para hallar mediante el método de sintesis DLP el coeficiente complejo de
acoplamiento.

En la figura 4.9 podemos observar una comparativa entre el perfil del coeficiente
de acoplamiento complejo que hallamos mediante el método estandar y el obtenido
con el método de sintesis DLP. La funcion ¢(z) obtenida con el método estandar mide
exactamente N X [, = 63x0,6mm = 37,8mm mientras que la obtenida mediante el
meétodo de sintesis DLP supera dicha longitud. La grafica también nos muestra como
el perfil sintetizado integra en cada paso (cada chip discreto) la amplitud requerida y
la fase para compensar la pérdida de potencia sufrida en cada punto y las causadas por
el efecto de las multiples reflexiones en el resto de la estructura de la SSFBG. El perfil
sintetizado de ¢(z) sobrepasa el tamafo o duracién del codigo original compensando
incluso las multiples reflexiones que recaen fuera de dicho rango.

Como se puede ver el método de sintesis permite hacer del diseno de SSFBG de
alta reflectividad un proceso repetitivo, es decir, implementable para cualquier forma,
tamano o duracién de chip, y por supuesto para cualquier otro c6digo. No obstante,
cabe aclarar que para su implementacion es necesario encontrar el valor 6ptimo de la
amplitud de la respuesta impulsional de tal forma que el método de sintesis converja.
Si introducimos un valor menor del 6ptimo las pérdidas por insercién introducidas por
la SSFBG fruto del ¢(z) obtenido seran mayores, si por el contrario el valor ingresado
es mayor al 6ptimo cabe la posibilidad de que la funcién no converja numéricamente
dando lugar a soluciones irrealizables. Esto se debe a que si exigimos reflectividades
altas, las multiples reflexiones también serdn cada vez més altas y més numerosas,
no permitiendo compensar la convergencia y por lo tanto una solucién estable. En
nuestro caso el valor 6ptimo de amplitud para la respuesta impulsional fue 4 veces
superior al que se conseguia con una SSFBG débil. Para conseguir estos valores de
amplitud se requiere trabajar en alta reflectividad (régimen ), que llevado a valores
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Figura 4.10: Respuesta impulsiva obtenida a partir de la funcion q(z) sintetizada.

de indice de refraccion significa que trabajamos con un An ~ 11 x 107>,

Para comprobar que efectivamente el nuevo método de disefio cumple con los obje-
tivos propuestos, se emplea un método de anélisis estandar como la solucién numérica
de la ecuacion de acoplo de modo sobre el coeficiente ¢(z) sintetizado y finalmente
realizando la transformada inversa del coeficiente de reflexién se obtiene la respuesta
impulsiva h(t). La respuesta impulsiva ideal obtenida mediante la funcion ¢(z) sin-
tetizada, mostrada en la figura 4.10, no tiene problemas de pérdidas de potencia ni
tampoco presenta los efectos negativos de las multiples reflexiones, corroborando que
el método utilizado es correcto.

Las SSFBGs estandar tienen la ventaja de poder ser utilizadas por cualquier ex-
tremo, respetando eso si, que la SSFBG en decodificacion sea empleada por el lado
complementario. En el caso de las SSFBGs sintetizadas, se pierde esta ambivalencia,
dado que en el diseno mediante sintesis se obtiene una solucién especifica en funcién
de la informaciéon del cédigo y del extremo por el que se inicia el procedimiento, por
lo que el dispositivo codificador tiene un perfil del coeficiente de acoplamiento com-
plejo diferente al del decodificador, aunque pueden ser usados indistintamente como
codificador o decodificador. En la figura 4.11 se ven los dos perfiles, que aunque muy
similares pueden ser facilmente diferenciados.

El perfil ¢(z) es la informacion de partida que se requiere para fabricar las SSFBGs.
Con esta funcién se determina la cantidad de iluminaciones o exposiciones del haz UV
que se deben hacer a la fibra para el grabado del c6digo. Como en este caso la funcién
q(z) no es uniforme, se requiere hacer un muestreo de la misma, que nos permita
discretizar las iluminaciones necesarias para fabricar el perfil. La longitud total de la
q(z) sintetizada es 119,1mm, de tal forma que para realizar la discretizacion se dividid

100



4.4. DISENO DE SSFBG-HR EMPLEANDO METODOS DE SINTESIS

—SSFBG 1
0.9 —SSFBG 1*| 4

0.8 b

o o 4
n o) )
T T T
| | |

la@)™*

o
'S
T

0.

)
T
I

0.

1]
T
I

0.1r

—

1
A A
6 7 8 9

z(cm)

0 1 Il 1 1
1 2 3 4 5

Figura 4.11: Perfiles del coeficiente de acoplamiento complejo para una pareja codifi-
cador/decodificador basados en SSFBGs sintetizadas

en dos partes, la primera consta de los primeros 37,8mm (6320,6mm) y la segunda
de 81,3mm. En la figura 4.12 podemos ver como se realizé dicha divisién, la primera
parte corresponde a la longitud estdndar de la funcién ¢(z) y contiene la informacion
de los chips del codigo y la informacién para la compensaciéon en amplitud y por
multiples reflexiones. La segunda parte es la que compensa las multiples reflexiones
que se suceden fuera del rango original de la SSFBG. Ademas se puede ver que el
resultado del muestreo de ¢(z) no la modifica significativamente. La razon para realizar
esta division es porque la parte A de la figura 4.12 se fabricard mediante el método
explicado en el apartado 3.4, es decir, con una exposicién doble de rayos UV de 0,6mm,
mientras que la segunda se realizaria con iluminaciones separadas cada 0,3mm. De
esta manera para construir la primera parte requeriremos 63 iluminaciones y para la
segunda 271, para un total de 334 que cubririan los 119,1mm de la SSFBG.

4.4.3. Resultados Experimentales

Las simulaciones mostraron que a medida que aumenta la reflectividad en las
SSEFBGs la respuesta impulsiva se deteriora, debido al decremento de la potencia
que recorre la SSFBG. Para ilustrar este efecto, se fabricaron 4 redes de difraccion
con diferentes valores de reflectividad, An = 3 x 1075(SSFBG — LR), An = 5 X
1073(SSFBG — MR1), An =7x1075(SSFBG — MR2), An =9 x 107%(SSFBG —
HR). Cada SSFBG tiene grabado un cédigo de 63 chips de una familia de codigos de
Gold como en [1]. Para construir la respuesta objetivo h(t) los parametros del sistema
son: T, = 5,74ps que corresponde con una tasa de ~ 174Gchip/s, ancho de chip ~ 3ps
para evitar el borrado entre chips y se supone una forma de chip gausiano.
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Figura 4.12: funcioén ¢(z) sintetizada antes y después de discretizar.

En la figura 4.13 se muestran los resultados de la respuesta impulsiva de cada
dispositivo. Estas graficas se consiguen mediante un analizador vectorial 6ptico (OVA
- LUNA Technologies) que emplea un interferémetro para obtener la amplitud y la
fase, y realizando la transformada de Fourier calcula la respuesta impulsiva de cada
SSFBG. En las graficas podemos ver como aumenta el nivel de la respuesta impulsiva,
lo cual disminuye las perdidas de insercién del dispositivo, pero también vemos como
se deteriora.

Posteriormente se fabrico 1 par adicional disenado mediante el proceso de sintesis
DLP descrito. La amplitud del chip en la respuesta impulsiva de la SSFBG sintetizada
fue ajustada de forma que se obtenga la reflectividad de pico deseada. Todas fueron
fabricadas empleando el proceso de iluminacion chip a chip con un preciso control
de la fase de Bragg. El haz UV gausiano fue enfocado aproximadamente a 350um y
el espaciamiento entre chips fue de 0,6mm y 0,3mm como se indicé en el apartado
anterior. Todo el proceso se realizé con potencia UV y tiempo constante para evi-
tar inducir chirp residual en la SSFBG, y la amplitud del chip y su fase se obtuvo
unicamente por medio del control de fase de una doble exposicién.

En la figura 4.14 se puede ver que el espectro correspondiente a la SSFBG HR
supera en apenas 1 dB de potencia al espectro de la SSFBG sintetizada, y que ambos
superan en mas de 6 dB al espectro de la SSFBG LR.

La forma del espectro en los tres casos es la misma y por lo tanto la medida
espectral no nos permite sacar muchas conclusiones, excepto que la SSFBG sintetizada
tiene unas pérdidas de insercién similares a las de la SSFBG HR. Lo que realmente
nos dard una idea del comportamiento de la SSFBG sintetizada como dispositivo
codificador y decodificador sera su respuesta impulsiva y para hallarla se procedio6 a
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Figura 4.13: Efecto del incremento de la reflectividad sobre la respuesta impulsiva.
a).An = 3 x 107%(SSFBG — LR), b).An = 5 x 1075(SSFBG — MR1), ¢).An =
7x 107°%(SSFBG — MR2), d).An =9 x 107°(SSFBG — HR)
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Figura 4.14: Espectros de las SSFBGs fabricadas, alta y baja reflectividad y con la
funcion q sintetizada.

realizar el montaje indicado en la figura 4.15.

En el bloque codificador tenemos una fuente de pulsos estrechos a una tasa de
1.25 GHz y centrada a una longitud de onda de 1538 nm. La longitud de onda es
la misma a la cual estan sintonizadas las diferentes SSFBGs y estabilizadas gracias
a las CCT. En primera instancia se tomaron las mediciones de la sefial codificada,
con la SSFBG LR, posteriormente con la SSFBG HR y finalmente con la SSFBG
sintetizada. Después de obtener las respuestas impulsivas de las fibras codificadoras
se procedieron a conectarse ambos bloques para poder medir la senal decodificada.

En la figura 4.16 vemos las repuestas impulsivas correspondientes a las 3 SSFBGs
obtenidas con el osciloscopio de muestreo (AB=30GHz). La SSFBG LR presenta una
sefial codificada (respuesta impulsiva) plana sin pérdidas de potencia (figura 4.16a.).
Este es el mejor caso para realizar los procesos de codificaciéon y decodificacion, no
obstante las pérdidas de inserciéon son muy altas, alrededor de los 8 dB. La figura
4.16b. muestra la respuesta para una SSFBG HR, en donde el pico de reflectividad
aumenta en 6 dB comparado con el de la SSFBG LR, pero a cambio se observa la
fuerte distorsiéon causada por las pérdidas de potencia y las multiples reflexiones. En la
figura 4.16c. tenemos la senal codificada con la SSFBG sintetizada, alli la respuesta es
casi plana y con una reflectividad 1 dB por debajo de la SSFBG HR. De esta manera
se disminuyen las pérdidas de insercién sin decrementar sus capacidades codificadores
y decodificadoras.

Estos mismos resultados los podemos obtener con mayor claridad si empleamos
nuevamente el OVA. En la figura 4.17 se muestra la respuesta impulsiva del dispositivo
codificador disenado mediante el método de sintesis DLP. Comparando la figura 4.17
con 4.13 podemos ver que el dispositivo compensado tiene una respuesta de amplitud
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Figura 4.15: Montaje para medir la respuesta impulsiva de las SSFBGs.
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Figura 4.16: Senales codificada con cada una de las SSFBGs construidas
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Figura 4.17: Respuesta impulsiva de la SSFBG codificadora disenada mediante sinte-
sis, obtenida con el OVA

superior y més plana que sus similares de alta y media reflectividad.

La respuesta impulsiva nos permite intuir que efectivamente la SSFBG sinteti-
zada presentara mejores prestaciones que las otras redes de difraccion, sin embargo
para realizar un juicio mas objetivo es necesario verificar el comportamiento de la
respuesta decodificada. La figura 4.16 nos muestra los resultados obtenidos al decod-
ificar la senal con el decodificador correcto (izquierda) y con un decodificador que no
corresponde al mismo codigo (derecha). Para el caso en que el decodificador tenia la
palabra codigo conjugada usada en el codificador, el pico de correlacion fue méximo
y con aproximadamente la misma amplitud para los tres casos. Se observa un ligero
incremento en el valor de los wings cuando se usan las SSFBGs HR, lo cual es un
factor negativo.

Para hallar la correlacién cruzada se construyeron 3 SSFBGs cada una con uno
de los perfiles anteriores, pero con un cédigo diferente al de las parejas originales. A
simple vista podemos ver que el pico de correlacion cruzada aumenta cuando se usan
SSFBG HR. La mejor forma de comparar las tres SSFBGs es mediante la razon Pico
de autocorrelacion (P) vs. pico de correlacion cruzada (C). Cuando se usan SSFBGs
la relacion g es aproximadamente 10, mientras que cuando se usa la pareja SSFBG
HR esta relacion disminuye a la mitad. El hecho de que la relacion decaiga en 50 %
significa que el nivel de potencia interferente se ha incrementado en 3 dB. Finalmente
cuando se usa, la pareja SSFBG sintetizada la relacion g retorna a su valor de 10,
con la ventaja de que las pérdidas de insercién se han reducido significativamente.
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Figura 4.18: Senales Decodificadas con el cédigo correcto y con un decodificador
incorrecto para cada tipo de SSFBG
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Capitulo 5

CODIFICACION Y
DECODIFICACION TODO
OPTICA DE ETIQUETAS EN
REDES DE CONMUTACION
DE PAQUETES.

5.1. Introduccién

Las aplicaciones de los procesos de codificacién y decodificacién 6pticos vistos has-
ta ahora, han estado orientadas al acceso miltiple en redes PON. El objetivo es que
las redes PON tengan una capacidad y flexibilidad adicional a las obtenidas cuando
se trabaja con técnicas de acceso multiple por division en longitud de onda (WDMA)
o multiplexacion electrénica por division en tiempo (ETDMA), o en combinacién con
las mismas [17, 32, 9]. Las investigaciones realizadas por diferentes autores dentro
de este campo han llevado a enunciar miltiples propuestas para la codificacién y de-
codificaciéon optica con 6ptimas propiedades y gran fiabilidad, no obstante este no es
el inico campo de acciéon. En paralelo y debido a los logros tecnolégicos, la capaci-
dad de codificacion y decodificacion Optica en tiempo real también se ha propuesto
como una alternativa para el tradicional procesamiento eléctrico de las cabeceras en
redes de paquetes 6pticos y en redes de rafagas. Esto es lo que se ha dado en llamar
PLS (Photonic Label Switching) y en donde se emplean etiquetas basadas en codigos
Opticos.

PLS emplea cédigos dpticos como etiquetas, generadas y procesadas directamente
en el dominio 6ptico. Existen arquitecturas para enrutadores basados en cédigos dpti-
cos que pueden conmutar paquetes a una tasa de 160 Gbps [25, 81]. La tnica limitacion
de hardware de esta tecnologia es el conjunto de parejas codificadores/decodificadores
(E/Ds), una por cada etiqueta, que se requieren para procesar simultidneamente todas
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CAPITULO 5. CODIFICACION Y DECODIFICACION TODO OPTICA DE
ETIQUETAS EN REDES DE CONMUTACION DE PAQUETES.
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Figura 5.1: Nodo basado en etiquetas 6pticas

las entradas de cédigo de la tabla de bisqueda.

En un enrutador basado en codificacién optica como el mostrado en la figura
5.1, el controlador del nodo LSR (Label-Switch-Routing) determina la nueva etiqueta
desde una tabla de enrutamiento, de acuerdo al puerto utilizado y a la etiqueta que ha
llegado. En un nodo de frontera (NF) de la red optica, el LSR asignara una etiqueta al
paquete o rafaga de salida, determinando asi la ruta a seguir. En un nodo intermedio
(NI) la funcion de reenvio involucra el cambio de la etiqueta anterior por la nueva.
En la entrada del nodo, el procesamiento de la etiqueta es realizado por un primer
bloque que realiza de manera simultanea la correlaciéon éptica entre la senal codificada
de entrada (etiqueta) y todos los decodificadores existentes en el nodo. El pico de
autocorrelacion (ACP) emerge solamente por una de las salidas, por el resto solo se
obtienen senales de correlacion cruzada. La seial ACP se detecta, y con ella, primero
se determina hacia donde se debe conmutar el paquete 6ptico, asignando el nuevo
puerto de salida y segundo se asigna la nueva etiqueta. El intercambio de etiquetas se
realiza quitando la etiqueta entrante e insertando la nueva, de acuerdo al protocolo
de distribucion de etiquetas (LDP). La etiqueta de salida es generada por un laser
de pulsos ultracortos aplicada a la salida del banco de codificadores, en donde el
codificador apropiado deberé ser conmutado y alineado en tiempo con el paquete de
datos.

La técnica de tiempo ensanchado (TS) coherente o también conocida como de
secuencia directa (DS), ha sido la mas utilizada en los nodos PLS, para realizar los
procesos de codificaciéon y decodificacién. En esta técnica, el pulso éptico inicial es
mapeado en N posiciones de tiempo (llamadas “chips”) a lo largo de la sefial codificada
total. Cada chip es modulado en fase de acuerdo con un c6digo de cambio de fase,
binario o multinivel. La senal resultante, se vera por tanto, como ruido con un nivel
igual a % de la potencia del pulso original. La senal original podra ser recuperada
con el decodificador apropiado, el cual contendra los cambios de fase conjugados y los
retardos de tiempos adecuado para reconstruir la senal codificada.

Las primeras implementaciones practicas, emplearon principalmente tecnologias
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de circuitos planares 6pticos (PLC), los cuales permiten realizar retardos y cambios
de fase 6pticos estables. Ademés, los PLC pueden incorporar elementos sintonizables
que permiten reconfigurar la fase optica, lo que a su vez, da la posibilidad de obten-
er codigos reconfigurables [25, 22, 82]. También se ha demostrado el uso de redes
de difraccion de Bragg superestructuradas (SSFBG) para sistemas DS-OCDMA co-
herentes con un gran ndmero de chips (N=511), y proporcionando los beneficios in-
trinsecos de la fibra optica [17, 32, 9]. En [83] se usan SSFBGs para generar una
secuencia de pulsos codificados en fase cuaternaria de 255 chips (320Gchip/s). Es-
tos codigos tienen un destacado pico de autocorrelacion y una muy baja correlacion
cruzada, permitiendo tener hasta 257 cabeceras distintas para el ntamero de chips
dado. La combinacién de PLC y SSFBGs fue demostrada en [84], donde se utiliz6 un
codificador de etiquetas de 16 chips (codigo Gold binario PSK (Phase-Shift-Keyed)),
basado en un PLC programable, para generar diferentes patrones de etiquetas. Al
final de la unidad OPS (Optical Packet Switching), una SSFBG de 16 chips con un
patrén inverso de fase fue usado para el reconocimiento de las etiquetas. En [85]-[81]
se demuestra un sistema codificador/decodificador que genera y procesa un conjunto
de cédigos PSK simultdneamente. El dispositivo usado, esta basado en un PLC pasivo
con una estructura muy similar a la de un filtro AWG (Arrayed Waveguide Gratings),
con N entradas y N salidas.

En todos los casos, los ACP del encabezado o la etiqueta son electronicamente
procesados por un generador de patrones de pulso (PPG) que maneja un conmutador
electro-6ptico para separar los datos de la etiqueta. De la misma manera, la senal
del PPG debe ser usada para activar la seleccion de la nueva etiqueta de acuerdo al
protocolo de distribucion de etiquetas y conmutar al nuevo codificador 6ptico.

En todas las demostraciones anteriormente citadas, las etiquetas codificadas se
generaron empleando una fuente laser de pulsos ultracortos, normalmente MLL (Mode
Locked Laser) y se centran en los procesos de codificacion y decodificacion de la
etiqueta. Sin embargo en estas demostraciones, la generacién de la nueva etiqueta
y su sincronizacién con los datos de salida pueden presentar algunas dificultades.
Primero, si consideramos una red de paquetes 6pticos asincrona con tiempos de llegada
aleatorios, tendremos que cada nodo PLS debera estar equipado como minimo, con el
mismo nimero de fuentes MLL que puertos de entrada. Ademaés cada fuente pulsada
MLL debe estar en cierta forma sincronizada con cada uno de los paquetes, empleando
por seguridad tiempos de guarda. Estas circunstancias dificultan la viabilidad de una
red de este tipo, ya que entre los objetivos buscados con la utilizacion de etiquetas
opticas esta la reducciéon de los tiempos de procesado o latencia del nodo.

En este capitulo se estudia la viabilidad de un escenario alternativo en el que se
tratara de reutilizar los ACP generados cuando se reconoce la etiqueta entrante, para
la generaciéon de una nueva etiqueta. Este escenario ya ha sido planteado con ante-
rioridad por algunos autores entre ellos [83]. En dicho articulo se demuestra el reuso
de un solo ACP, es decir, el equivalente a un salto entre nodos. También se describe
como mediante NOLM (Non-Linear Optical Loop Mirror) se mejora la razon de ex-
tincién en el reconocimiento de la cabecera. Nuestra contribucién con respecto a estas
propuestas previas es el reuso de senales ACP en multiples saltos, sin intermediacién
de procesos no lineales, obteniendo una reducciéon de la complejidad del sistema.

Presentamos en primera instancia una descripcion completa de nuestra propuesta,
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el soporte tedrico en el que esta basada y su verificaciéon mediante simulacién. Pos-
teriormente se desglosa el setup utilizado para la verificacién experimental con sus
respectivos resultados.

Por otra parte sabemos que el deterioro de los ACP después de multiples saltos
no depende unicamente de los defectos o inconvenientes presentados en los E/D’s,
sino también de la dispersién ocasionada durante su propagaciéon a través de la fibra
que interconecta los nodos. Razén por la cual en este capitulo también describimos
los efectos de la dispersion sobre los sistemas OCDMA obteniendo primero resultados
mediante simulaciones y posteriormente realizamos la comparaciéon con los resultados
obtenidos de la verificaciéon experimental.

5.2. Principios de la Recodificacién de Pulsos

Se han planteado en capitulos anteriores los inconvenientes que presentan los sis-
temas OCDMA, entre los que destacan el ruido de batido y la interferencia multiacce-
so. Ambos, responsables de las posibles incertidumbres en el momento de detectar la
senal deseada en los equipos receptores. Esto podria llevar a pensar en la incompati-
bilidad de su uso en aplicaciones de reconocimiento de etiquetas en redes de paquetes
opticos. No obstante, la utilizacion de las técnicas de multiplexacién por division en
c6digo, es decir el hecho de utilizar procesos de codificaciéon y decodificaciéon como
mecanismos para crear etiquetas 6pticas que permitan identificar paquetes o rafagas,
se encuentra sustentada en dos principios bésicos:

1. Durante el reconocimiento de las etiquetas dpticas no se tiene en cuenta el ruido
de interferencia multiusuario (MUI) como en los sistemas OCDMA tradicionales
para red de acceso. Y en consecuencia el ruido de batido no esta tampoco
presente. Por lo tanto no se requiere en principio, el uso de técnicas de time
gating, 6 de thresholding usadas para reducir el ruido de interferencia. Un simple
thresholding electrénico puede ser empleado después de la deteccién directa.

2. Los principios fundamentales de codificacién y decodificaciéon 6ptica coherente
son de naturaleza lineal, se mantienen inalterados aunque la senal inicial para
el proceso de codificacion/decodificacion no proceda de una fuente pulsada si
no de reutilizar la sefial ACP de una etapa anterior. Es decir, la capacidad de
distinguir unos codigos de otros no sufre ningin detrimento.

Eliminando los problemas de interferencia y garantizando que los procesos de codifi-
cacién y decodificacién permanecen inalterados es posible plantear la recodificacion
de un pulso que ha sido recuperado previamente.

Matematicamente el proceso de codificacion consiste en tomar un pulso gausiano
z(t) y convolucionarlo por la respuesta impulsiva del dispositivo codificador h(t),
para nuestro caso un SSFBG. Tendriamos entonces que el proceso de codificar la
senal original estarfa dado por la ecuaciéon

y(t) = x(t) @ h(t)

lo que en el dominio de la frecuencia equivale a:
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Y(w) = X (w)H (w)

Ahora si en el receptor tenemos el decodificador correcto, es decir, H*(w), po-
dremos recuperar el pulso original, y la senal recibida sera:

R(w) = Y (w)H* (w)

r(t)es nuestro pulso recuperado, el cual corresponde al pulso original més un
namero de picos satélites que surgen durante los procesos de cod/decodificacion. Es-
tos picos son conocidos como wings y son inevitables en este tipo de procedimientos.
Los wings son un factor determinante, porque en el segundo salto o procedimiento de
cod /decodificacion el pulso a codificar ya no es gausiano puro. Para el segundo salto
la senal de entrada sera el pulso més los wings originados en el primer proceso. En el
caso contrario cuando la senal codificada no es recibida con el decodificador correcto,
la sefial que se obtiene es interpretada como ruido. Del conjunto total de decodifi-
cadores 6pticos en el banco de entrada se debe obtener la informacién de control para
la etapa de enrutamiento del paquete.

En nuestro caso, ademaés de la deteccion de la de sefial de ACP, lo que proponemos
es su reutilizaciéon para la codificaciéon de la nueva etiqueta a la salida del nodo,
aliviando en la medida de lo posible la necesidad de una nueva fuente pulsada.

Vemos por tanto que r(t) = z(t)+W donde W son los wings de la senal recuperada.
r(t) o AC'P; sera ahora la sefial de entrada al siguiente codificador. Con ello es facil
deducir que el ACP; seréa fruto de la convolucién matemaética del pulso ACP; consigo
mismo y que AC Ps seré la convolucion entre ACP; y ACP» y asi sucesivamente. La
cascada reparte la energia del pulso original en el tiempo y después de 4-5 saltos la
sefial ACP se va aproximando a una forma gausiana.

Cabe destacar que no solo la forma de la senal va cambiando a medida que se
da cada salto entre nodos de la red, si no que también se modifica la duracién del
tiempo durante el que hay senal presente. Esto se da porque en cada proceso de
correlacion el eje temporal de la senal resultante es el eje temporal de la senal de
entrada multiplicado por dos. La extension en el tiempo del pulso no deberia ser un
problema en una aplicacién que use etiquetas Opticas, donde el tamano de dichas
etiquetas puede llegara a ser un 10 % de los bits destinados a datos.

5.3. Simulacién en Matlab y VPI

Para describir mejor lo que sucede en los repetidos procesos de codificacion y
decodificacién podemos ver los resultados de las simulaciones realizadas para un sis-
tema que usa codigos de 63 chips pertenecientes a una familia de Gold, construidos
sobre redes de difraccion de Bragg. Las simulaciones se realizaron usando inicialmente
Matlab, partiendo del modelo usado en las simulaciones de la seccion 3.5. Los cam-
bios realizados a dicho modelo, consistieron simplemente en realizar un bucle que
representa un salto entre nodos, o lo que es lo mismo, un proceso de codificacién y
decodificacion. A la entrada del bucle estard, para el primer salto, la sefial original,
y su salida serd reinyectada a la entrada obteniendo asi los ACP para cada caso.
Adicionalmente se agrego el efecto de un filtro electrénico tras la deteccion de cada
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Figura 5.2: Diagrama del modelo de codificador/decodificador basado en SSFBG re-
alizado en VPI.

etapa con diferentes anchos de banda para poder obtener resultados realistas y poder
establecer comparaciones con las medidas experimentales .

Por otra parte, con el objetivo de poder aplicar parametros adicionales al sistema,
se uso la herramienta de simulacién VPI version 7.6. Para ello se modelaron los codi-
ficadores y decodificadores basados en redes de difracciéon de Bragg, la fuente MLLD
y se uso como receptor un osciloscopio con un filtro electrénico para diferentes val-
ores de ancho de banda. La fuente MLLD fue modelada para obtener una secuencia
aleatoria de pulsos estrechos de 2.5 ps de duraciéon a una tasa de 1.25 Gbps, consti-
tuyéndose asi en nuestra sefial de entrada. Los E/D’s, elementos fundamentales del
sistema, se modelaron empleando N (ntimero de chips del codigo) bloques de retardo,
que representan los retardos introducidos en el pulso a medida que este se propaga
por la red de difraccion. Como para nuestro caso consideramos que cada chip tiene
una longitud de 0.6 mm, podemos inferir que el retardo introducido por cada uno de
ellos es de aproximadamente 6 ps (tiempo de ida y vuelta). Para introducir los cam-
bios de fase que realiza cada chip, y que caracteriza cada palabra cédigo, se usaron
N bloques de cambio de fase. El cédigo usado es un cédigo bipolar por lo que cada
bloque introducia en los chips correspondientes un desfase de 180 grados. El diagrama
del codificador lo podemos ver en la figura 5.2.

Cabe anotar que el diagrama del decodificador es idéntico externamente y que la
unica diferencia se encuentra en que los bloques de retardo han sido invertidos de
posicion de tal forma que se configure el codigo conjugado del que se ha puesto en el
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Figura 5.3: Resultados del primer salto. 1 pareja cod/decodificador. AB=30GHz. Mat-
lab (izq), VPI (der).

codificador.

Las simulaciones se realizaron para un sistema de cuatro parejas de E/Ds en
cascada, que representan 4 saltos entre nodos. Los resultados de la simulacion del
primer proceso de cod/decodificacion se pueden ver en la figura 5.3 y son similares
a los obtenidos en la seccién 3.5, en donde se observa una clara recuperacién de la
senal, y la aparicién de pequenos picos satélites a cada lado del pico principal. La senal
obtenida a partir de la correlacién cruzada es muy inferior al pico de autocorrelacién,
siendo la relaciéon £ = 0,07. Por otra parte estos resultados también nos sirven para
demostrar que el modelado hecho en VPI es correcto. Las sefiales no son perfectamente
idénticas porque el software VPI introduce algunos aspectos en el sistema que no
quisimos obviar, como por ejemplo ruido térmico, algunas pequenas imperfecciones
de los dispositivos y en el momento de visualizar la senal se usa una tasa de muestreo
diferente.

Para el segundo salto, la sefial de entrada es el ACP del primer proceso, es decir, el
pulso principal més los pulsos satélites. En la figura 5.4 se observa como las impurezas
en la senal de entrada para este nuevo proceso de cod/decodificacion hacen que se
incremente el naimero de picos satélites en la senal de salida y que cada uno de ellos
tenga una mayor amplitud. La senal de correlacion cruzada también se incrementa
ligeramente siendo ahora la relacién % = 0,08. Notese, no obstante, que la mayoria
de wings estan por encima de la senal de correlacién cruzada.

En la figura 5.5 tenemos los resultados para el tercer salto, en los cuales podemos
observar un incremento importante de los wings y una disminucién en la amplitud de
la senal de correlacién cruzada, obteniendo una relacion % = 0,063. En este punto,
es importante recordar que cuando se usan los procesos de cod/decodificacién como
generadores e identificadores de etiquetas, no es importante la interferencia multiac-
ceso y que solo se requiere una clara diferenciacién entre la senal de autocorrelacién y
la senal de correlacion cruzada. Por esta razén es posible el uso de receptores con un
ancho de banda inferior, como se puede ver en las figuras 5.5b y 5.5¢, donde se usaron
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Figura 5.4: Resultados del segundo salto. 2 parejas cod/decodificador. AB=30GHz.
Matlab (izq), VPI (der).

anchos de banda de filtrado de 12.5 y 2.5 GHz respectivamente. En estas graficas
es clara la diferencia entre la sefial del ACP y la obtenida a partir de la correlaciéon
cruzada. Noétese que la relacion % se mantiene dentro del mismo rango de valores,
siendo de 0.07 para el filtro de 12.5 GHz y de 0.05 para el de 2.5 GHz.

Para el cuarto salto, la senal de entrada esta conformada por multiples pulsos de
diferente tamano, cuya envolvente podriamos llegar a aproximar a una forma gau-
siana. Por esta razon el aspecto de la senal de salida cuando decodificamos con el
dispositivo correcto es también de la misma forma (figura 5.6). Por otra parte la senal
de correlacién cruzada se decrementa en un 50 % adicional con respecto al salto an-
terior, obteniéndose asi una relacién % = 0,03. Esta relacion se mantiene cuando se
realiza un filtrado de la senal a 12.5 y 2.5 GHz tal y como se puede ver en las figuras
5.6b y 5.6¢ respectivamente.

Podemos concluir a partir de estas simulaciones que la capacidad de reconocimien-
to de etiquetas Opticas puede ser explotada aun después de multiples cascadas. Ademas,
conociendo que en esta aplicacion lo principal es la diferenciacion entre el ACP y la
senal de correlacion cruzada, es posible usar receptores con una ancho de banda infe-
rior al 6ptimo, ya que como se pudo observar con poder detectar la envolvente de la
senal es suficiente.

5.4. Demostraciéon Experimental

Para demostrar experimentalmente la posibilidad de identificacion de senales de-
spués de multiples procesos de codificacién y decodificacion se realizé el montaje que
se muestra en la figura 5.7 con su respectivo diagrama de bloques mostrado en la
figura 5.8 .

Como senal de entrada inicial se uso una fuente pulsada MLLD que proporciona
una secuencia de pulsos de 5 ps de duraciéon a una tasa de bit de 1.25 Gbps, centrada
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Figura 5.8: Diagrama del experimento. 4 procesos de codificacion y decodificacion en
cascada, basados en dispositivos SSFBG.
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| | ACP | Xcorr |
M1 C1-Clx C1l-C2x
M2 Cl1-C1%-C1-C1x% Cl1-C1%-C1-C2x%
M3 Cl1-C1%x-C1-C1%-C1-C1x Cl1-C1%-C1-C1%-C1-C2x
M4 | C1-C1%x-C1-C1%-C1-C1%-C1-Clx | C1-C1%-C1-Cl1%x-C1-C1x%-C1-C2%

Cuadro 5.1: Funciones de transferencia para las mediciones usando la misma palabra
codigo.

a una longitud de onda de 1538 nm. Esta senal es aplicada a una primera pareja de
E/D’s, cuya sefial de salida es posteriormente aplicada a la siguiente pareja de E/D’s
y asi sucesivamente.

En el diagrama de la figura 5.8, las referencias M1 a M4 indican los puntos en
donde se realizaron las mediciones de la senal ACP y de las sefiales de correlacion
cruzada.

Como dispositivos E/D’s se utilizaron 4 parejas de dispositivos basados en redes
de difraccion de Bragg superestructuradas. Para la primera parte del experimento
todos los dispositivos tenian grabada la misma palabra cédigo de 63 chips obtenida a
partir de una familia de c6digos Gold, para realizar una codificacién en fase binaria.
La longitud de cada chip es de 0.6 mm lo cual corresponde a una tasa de chip de
174 Gcehip/s. Los cod/decodificadores estan sintonizados a una longitud de onda de
1538 nm y la palabra cédigo fue impresa mediante una iluminacién chip a chip como
se ha descrito en el capitulo 3.4. La reflectividad estimada por chip esta por debajo
de los 0.5% para evitar desvanecimientos a lo largo de la SSFBG y degradacion
por multiples reflexiones. Después de fabricar cada pareja cod/decodificador fueron
colocadas en sus respectivas cajas con control electronico de temperatura. Con este
control se obtiene una estabilidad térmica de 0.12 de precisiéon y la posibilidad de
realizar una sintonizacién en longitud de onda que permitira el perfecto acople entre
los dispositivos. Como receptor se uso un osciloscopio de muestreo con un ancho de
banda ajustable entre 2.5 y 30 GHz.

La secuencia de funciones de transferencia de los dispositivos SSFBG utilizados
para realizar las diferentes medidas fueron las dadas en la tabla 5.1. La figura 5.9
muestra las senales ACP (izquierda) y de correlacion cruzada (derecha) recibidas con
el osciloscopio ajustado a 30 GHz de ancho de banda.

Como habian predicho las simulaciones teéricas, la energia del pico original es es-
parcida después de las sucesivas cascadas y se incrementa el namero de picos satélites
que aparecen en la sefial ACP. En la demostracion experimental se observa que la
senal de correlacién cruzada no incrementa su nivel tal y como lo predice la simu-
lacion aunque la relacion (g) si disminuye, lo cual se debe a la dificultad del ajuste
en longitud de onda (temperatura) entre parejas codificadoras que redunda en una
pérdida de eficiencia del pico ACP.

La Figura 5.10 muestra los resultados para el cuarto paso en la cascada cod/
decodificador donde la funcién de transferencia incluye una cadena de 8 SSFBGs.
El promediado del osciloscopio fue apagado para preservar tanto como sea posible la
forma de la senal real aunque también de esta manera se observa la fuerte contribucién
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Figura 5.9: Sefial ACP y de correlacion cruzada medida en los puntos M1, M2 y M3.

de ruido ASE.

A pesar de las dificultades para realizar la medida, como consecuencia del ruido
ASE y las inestabilidades térmicas de la cascada de 8 SSFBG, los resultados muestran
que es factible explotar la capacidad de reconocimiento de c6digos 6pticos aun después
de multiples saltos entre nodos (El caso aqui presentado es equivalente a 4 saltos entre
nodos de red). Las sefiales de ACP y correlaciéon cruzada se ensancharon més de 1
ns pero aun asi es posible distinguirlas electrénicamente mediante el adecuado filtro
paso bajo y la detecciéon de un valor umbral.

Los resultados mostrados en las figuras 5.9 y 5.10 (30GHz de ancho de banda) y en
general en las simulaciones, sugieren que una apropiada recuperacion de la senial ACP
no depende de un gran ancho de banda eléctrico (o su equivalente concepto de Time
Gating) para ser distinguido de la sefial de correlacion cruzada. La figura 5.11 ilustra
los resultados empleando un filtro estandar SDH 2.5 GHz en el receptor, reduciendo
10 veces el ancho de banda eléctrico.

Como era de esperarse, el ACP detectado es filtrado perdiendo energia y el ruido
presente como correlacion cruzada después de filtrado a 2.5 GHz permanece cercano al
ACP. Larelacion g decrece si el ancho de banda eléctrico disminuye. Este decrecimien-
to es mas acentuado cuando se refiere al proceso de una sola pareja cod/decodificador,
no obstante a medida que consideramos el segundo y tercer salto, el efecto de reducir
el ancho de banda se desvanece progresivamente. Lo cual es consecuencia de que a
partir del segundo proceso de cod/decodificacion la senal de entrada este compuesta
de multiples pulsos del estado previo.

Cuando se realiza el enrutamiento de los paquetes 6 rafagas opticas, la decisiéon de
la ruta depende de la congestién existente en ese instante en la red y de los caminos
disponibles, por eso lo mas normal es que la etiqueta sea cambiada en cada salto,
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Figura 5.10: Senal ACP y de correlacion cruzada medida en el punto M4.
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Figura 5.11: Sefial ACP y de correlaciéon cruzada medidas en los puntos M1 M2 y
M3, empleando un detector con ancho de banda de 2.5 GHz
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5.4. DEMOSTRACION EXPERIMENTAL

CODIGO1 | 000000101010000101011011110101100101000100011111111000101101111 |

CODIGO?2 | 000011101011001111111001111010111000011110000100111100001100001
CODIGO3 | 011110101000100110000001100001101100000100010010100101000110100
CODIGO4 | 110000100100011101000000011000100110100010110011100000101001010

Cuadro 5.2: cédigos Gold usados para construir las 4 nuevas parejas de SSFBG

ESPECTRO DE LA SSFBG CODIGO 1 (0.6 mm) ESPECTRO DE LA SSFBG CODIGO 2 (0.6 mm)

dB
dB

Al I

1 08 06 04 04 06 08 1 T 08 06 04

02 ol 02 02 ol 02 04 06 08 1
LONGITUD DE ONDA LONGITUD DE ONDA

ESPECTRO DE LA SSFBG CODIGO 3 (0.6 mm) ESPECTRO DE LA SSFBG CODIGO 4 (0.6 mm)

dB
dB

08 06 04 04 06 08 1 -1 08 06 04 04 06 08 1

02 ol 02 02 ol 02
LONGITUD DE ONDA LONGITUD DE ONDA

Figura 5.12: Espectros de los 4 codigos de las 4 nuevas parejas de E/D’s.

asignando la nueva ruta. Esto implica que en cada salto entre nodos de la red, segiin el
modelo de direccionamiento que proponemos, exista un cambio en el c6digo asignado
a la etiqueta. Para verificar que esta opcién también era posible se seleccionaron 4
c6digos més en donde cada uno de ellos representa la nueva etiqueta asignada a cada
nodo.

Cada uno de los codigos seleccionados (ver tabla 5.2) pertenece a la misma familia
a la que pertenece el codigo usado en el anterior experimento y por lo tanto tienen las
mismas propiedades, es decir, una 6ptima relacion de autocorrelaciéon y correlacion
cruzada. Los espectros de los nuevos codigos utilizados se muestran en la figura 5.12.

Antes de realizar la comprobacion experimental se simuld todo el sistema usando
los nuevos c6digos y se obtuvieron resultados muy similares a los conseguidos en el
primer experimento. Los cambios en los valores del pico de autocorrelacién como de
correlacion cruzada varian ligeramente como era de esperarse al variar los cédigos,
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Figura 5.13: Senal ACP y de correlacion cruzada medida en los puntos M1, M2 y M3
cuando se usan codigos diferentes en cada salto.

pero las relaciones % y % se mantienen inalteradas.

Para verificar experimentalmente las simulaciones, se fabricaron 4 nuevas parejas
de redes de difraccion, conservando los mismos parametros de construccion, es decir,
tamano de chip de 0.6 mm, reflectividad de 0.5% y centrados a una longitud de
onda de 1538 nm. Con ello conseguimos realizar una comparacion objetiva de los dos
experimentos. La figura 5.13 muestra los resultados para el pico de autocorrelacién
asi como también la senal de correlaciéon cruzada. Si comparamos la figura 5.13 con la
figura 5.9 vemos que las senales obtenidas son muy similares entre si y que la diferencia
entre una y otra es solo la consecuencia de las diferencias entre los c6digos. Dichas
diferencias no se manifiestan en las relaciones % y % que se mantienen iguales a las
observadas cuando el experimento se realiza usando el mismo c6digo para todos los
saltos.

El hecho de que sea posible usar diferentes cdédigos manteniendo la capacidad de
reconocimiento de la senal aun después de cambiar el codigo multiples veces, demues-
tra la posibilidad de usar las tecnologias de codificaciéon y decodificacion 6ptica como
una alternativa viable en la asignaciéon de etiquetas 6pticas y también la posibilidad
de su reuso a medida que se propagan entre nodos de redes completamente 6pticas.
Las bondades de esta aplicacién subsanan las desventajas que habia tenido la prop-
uesta de direccionamiento mediante etiquetas 6pticas. Dichas desventajas, como por
ejemplo la necesidad de sincronismo, o de una fuente pulsada en cada nodo quedan
solucionadas en gran medida, otorgando a la red en general una mayor versatilidad
al momento de realizar el direccionamiento y por ende a su rendimiento.
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5.5. Efecto de la Dispersion en la Transmisién de
Senales Codificadas

Los sistemas OCDMA han sido propuestos como una posible solucién de acceso
en redes Opticas de tltima generacion tales como FTTH (Fiber to the Home) o FTTC
(Fiber To The Curb) [86, 20]. Su aplicacion en este tipo de redes es bastante acertada
ya que con esta técnica se permite a multiples usuarios el acceso a la red de forma
asincrona y simultédnea [2, 3]. En estas aplicaciones las distancias recorridas por la
senal no superan los 2 km., y la dispersiéon podria no ser tenida en cuenta, si no
fuera porque los pulsos que se utilizan en los sistemas DS-OCDMA de tipo coherente
son pulsos ultracortos, y por lo tanto la influencia sobre ellos llega a ser notable.
Las senales de entrada, normalmente pulsos gausianos, tienen una duracién entre 2
y 10 ps. Por otra parte en esta misma secciéon vefamos la posible aplicacion de los
sistemas de codificacién todo 6ptica a la etiqueta en redes Opticas de paquetes o
rafagas de paquetes, situacién en la que la senal podria viajar incluso varias decenas
de kilémetros.

Los sistemas DS-OCDMA también son conocidos como sistemas de codificacion
temporal o de espectro ensanchado [61]. La codificaciéon es temporal porque la sefial
codificada es realmente una expansion temporal de la senal de entrada, y esta confor-
mada por un tren de pulsos de baja intensidad a los cuales se les ha manipulado la
fase de acuerdo a un cédigo bipolar o multipolar. Cada pulso de la senal codificada es
fruto de la convolucién en tiempo de la respuesta impulsiva del dispositivo codificador
con el pulso de entrada y por lo tanto guarda proporcionalidad con la senal de entrada
en términos de duracion, fase y forma.

Como ya hemos mencionado en apartados anteriores uno de los dispositivos més
usados en DS-OCDMA para realizar los procesos de codificacién y decodificaciéon son
las redes de difraccién de Bragg superestructuradas. Estos dispositivos son fibras a
las que por medio de un proceso de iluminacién mediante rayos ultravioleta se les
ha grabado un codigo de N chips (N FBGs individuales). Cada uno de estos chips
es una red de difraccion en si misma cuyo indice refracciéon tiene un perfil de tipo
gausiano, tal como se explicaba en la secciéon 3.4. Para el proceso de codificacion, la
senal de entrada es aplicada sobre la SSFBG, en donde se refleja en cada una de las
FBG’s que conforma cada chip, de tal manera que la senal reflejada total, fruto de
la suma de cada una de las reflexiones, es la sefial codificada. Sabiendo que ¢, es la
duracioén del tiempo del pulso de entrada y que o, es la duraciéon de la gausiana del
chip, podemos encontrar que la duracion de cada uno de los N pulsos que conforman

la senal codificada esta determinado por la relacién cuadratica tf, + 02, ya que cada

uno ha surgido de la convolucién entre el pulso de entrada y el chip de la SSFBG
codificadora. No obstante el tiempo total de senal codificada esta limitado por el
tiempo de chip al que hemos llamado T,, y por tanto la senal codificada tiene una
duracion N x T,. Noétese que necesariamente ¢, deberd ser inferior a T, para evitar
que el pulso de entrada englobe més de un chip en el momento de ser codificado, lo
que llevaria a perder resoluciéon en la codificacién. Por esta razon si se desea tener
una 6ptima relacién entre la longitud del cédigo y la estabilidad en temperatura de
la SSFBG serd necesario trabajar con pulsos ultracortos. Recordemos que cuanto
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Figura 5.14: Senales codificadas. Arriba SSFBGs con chip de 0.6 mm (7. = 6ps) y
pulsos de 3, 5y 6 ps. Abajo SSFBGs con chip de 1 mm (7. = 9,6ps) y pulsos de 3, 5
y 8 ps.

mayor sea la longitud del cédigo, mejores serdn sus propiedades de autocorrelaciéon y
correlacion cruzada, y cuanto mas corta sea la SSFBG total, mayor es su estabilidad
en temperatura [51].

En un sistema DS-OCDMA cada usuario tiene un c6digo propio con el cual realiza
la codificacion de la senal que desea transmitir y la senal codificada es la que se envia a
través de la fibra optica. En la figura 5.14 podemos ver la senal codificada con SSFBGs
que tienen grabados chips de 0.6 mm y 1 mm, y para pulsos de entrada con diferente
duracion. Como era de esperarse, en dicha figura se puede ver como el tamano del pulso
entrante y la palabra cédigo influyen directamente sobre la respuesta impulsiva. Para
ver mejor la influencia de los cambios de fase del coédigo sobre la respuesta impulsiva,
vale la pena recordar la palabra cédigo que se esta utilizando, la cual escribimos a
continuacion.

c6digo1=[000000101010000101011011110101100101000100011111111000101101111]

Observando el codigo se puede ver que alli donde los cambios de fase estan méas
cercanos, los pulsos son borrados entre si. Por otra parte cuando aparece una serie
continua de chips sin cambios de fase, terminan fundiéndose como consecuencia del
solapamiento entre ellos. Si los pulsos fuesen lo suficientemente estrechos se veria cada
uno de ellos independientemente.

Partiendo que la figura 5.14 muestra la senal codificada en potencia éptica, pode-
mos encontrar que cualquier ensanchamiento de los pulsos causara una deformacién
de la respuesta impulsiva de la senal codificada, que al final ocasionard una defi-
ciente recuperacion del pulso original en el extremo decodificador y una pérdida de
relacion g. Este mismo razonamiento se puede aplicar a los “chips” individuales una
vez codificados y formando parte de la palabra c6digo, que se propagan por un medio
dispersivo. La distorsiéon o ensanchamiento derivados de la dispersiéon cromética im-
pactaran en el ACP y en la relacion g. Estas fueron las razones que motivaron el
estudio de la dispersion sobre los sistemas DS-OCDMA.

En un sistema de comunicaciones cuyo medio de transmision es la fibra optica,
pueden llegar a afectar dos tipos de dispersion. La primera de ellas conocida como
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dispersiéon modal que solo es relevante cuando se trabaja con fibras multimodo y
la segunda, es la dispersiéon cromatica, dominante en sistemas que utilizan fibras
monomodo. La dispersion cromatica es consecuencia de la dependencia de 3 con
respecto w, dicha dependencia es més facil de expresar en términos de una serie de
Taylor como

db 1d?[, 2 3
B(w) =00 (wo) +—=——(w—wp)+ == (W—wp) + == (w—wo)” + ...
() = o (o) + T4 (w —w0) + 5 L2 (@ = w)” + 2250 (0 = wo)
de la expresion anterior nos interesa el tercer término, que es el correspondiente a la
dispersiéon cromatica de primer orden y cuya influencia en el sistema vamos a analizar.
De esta manera y considerando que la fuente éptica que utilizamos es monocromatica,
podemos decir que la funcién de transferencia de una fibra 6ptica es

H(’U}) = ej%52“)2L (51)

en donde L es la longitud de la fibra optica existente entre el transmisor y el
receptor. En la funcion de transferencia hemos omitido intencionalmente el término
de atenuacion ya que nos interesa conocer la magnitud en la que se reduce el pico
de autocorrelacion por efecto de la dispersion. De esta manera los resultados de las
simulaciones que mostraremos a continuacién se basan en un esquema que ha sido
modelado usando la anterior funcién de transferencia.

5.6. Resultados de las Simulaciones

De acuerdo a las ecuaciones descritas anteriormente, se realiz6 la programacion
en Matlab para las respectivas simulaciones de un sistema OCDMA, consistente en
una pareja de E/D’s basados en redes de difraccion de Bragg y entre los cuales se
ha instalado fibra optica. Cada E/D tiene grabado una palabra codigo de 63 chips
de una familia de Gold. Para realizar las simulaciones partimos del hecho de que el
fenémeno de dispersion es de naturaleza lineal, razén por la cual la variable que la
modela puede ser incluida a la entrada o salida del sistema, o donde realmente afecta,
que es sobre la sefial codificada viajando por la fibra optica.

El modelado que se realizo para evaluar el efecto de la dispersion, consistié en con-
struir primero la respuesta impulsiva de la red de difraccion de Bragg codificadora.
Como ya se ha visto en apartados anteriores, la respuesta impulsiva de la SSFBG es
para nuestro caso una secuencia de pulsos gausianos, cada uno con una fase determi-
nada por el cédigo bipolar utilizado. De tal forma que se procedi6 a generar un tren
de pulsos gausianos, con una separacion T, entre cada pulso. El ancho de cada pulso
de la senal codificada estara determinado por la relacion cuadratica que mencionamos
en el apartado anterior.

Posteriormente, hallamos la transformada de Fourier a la respuesta impulsiva y la
multiplicamos por la funcién de transferencia de la fibra descrita en la ecuacion 5.1,
aplicando de esta manera el efecto de dispersion sobre la senal. En seguida hacemos la
transformada inversa, la cual finalmente convolucionamos con la respuesta impulsiva
del decodificador recuperando asi el pulso original.
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Figura 5.15: Sefial de autocorrelacion (azul) y correlacion cruzada (rojo) para un
sistema DS-OCDMA basado en SSFBGs con L. = 0,6mm y pulsos de entrada con
t, = 3ps (Izq) y t, = 6ps (Der). Las distancias entre TX y RX van desde 0 hasta 8.4
km.

La primera simulacién se realizé para una SSFBG cuya longitud de chip mide
0.6mm, lo que corresponde a un 7, = 6ps y aplicando una senal de entrada con forma
gausiana. Se asigné a la senal de entrada dos posibles valores de duracion, 3 y 6 ps.

Los resultados mostrados en la figura 5.15 corresponden con la sefial decodificada
de un pulso que originalmente mide ¢, = 3ps (izq) y t, = 6ps (der). Cada una de las
curvas describe el comportamiento de la senal después de que ha viajado entre 0 y
8.4 km de distancia a través de una fibra monomodo con un pardmetro de dispersion
de 16ps/nm - km.

Como se puede ver en la figura 5.15 el pulso de menor duracién tiene un fac-
tor de ensanchamiento y de atenuacién superior que su similar de mayor duracion.
Adicionalmente, después de 5 km, los pulsos ademés de ensancharse se empiezan a
deformar llegando a ser casi un pulso con doble pico . La senal de correlacién cruzada
no se ve afectada en la misma magnitud, y solo se observa una ligera reduccién en su
amplitud a medida que aumenta la longitud que recorre la senal.

En la tabla 5.3 se han tabulado los factores de ensanchamiento y de atenuaciéon
encontrando que ambos factores se incrementan a medida que la distancia aumenta.
Por otra parte se han colocado las relaciones g y % que permiten deducir que el
pulso de autocorrelacion obtenido se ve afectado en mayor medida que la senal de
correlacion cruzada. Y por lo tanto dichas relaciones disminuyen con la distancia, lo

que se traduce en un claro detrimento del sistema en general.

La segunda simulacion se realiz6 para un pareja de E/Ds basados en SSFBGs con
un tamano de chip de 1 mm, que corresponde a un tiempo de chip de 9.6 ps. La senal
aplicada, también fue de tipo gausiano solo que en esta oportunidad se asignaron
valores de duraciéon de pulso de 3 y 8 ps. Aqui vale la pena aclarar que el tiempo de
duracién del chip o, es el mismo tanto para la SSFBG con L. = 0,6mm como la para
la que tiene un L. = 1mm. Por lo tanto, para el caso del pulso de entrada de 3 ps
el ensanchamiento inicial, producto de la convoluciéon entre el pulso de entrada y el
chip de la red es el mismo y la tnica diferencia entre ambos experimentos es T,, no
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| | Pulso de entrada de 3ps | Pulso de entrada de 6 ps |
Longitud (Km) | FE [D(B) | L | & |FE [DAB) | & | &
1.4 1.7 1.77 9.6 | 21.7 1.2 0.7 10.2 23
2.8 2.27 3.15 7.1 | 16.5 | 1.52 1.55 8.4 19
4.2 2.35 3.7 7 16 1.82 2.16 8.2 17.4
5.6 2.85 4.57 6 13.8 | 24 2.85 7.5 | 15.5
7 334 | ~522 | 54| 12.5 2.6 3.47 6.7 14
| 84 [366] ~565 | 5 |125] 28 | 39 |635] 135 |

Cuadro 5.3: Resumen del Factor de Ensanchamiento (FE) del pulso y del decremento
de la amplitud del pico de potencia (D) causado por efecto de la dispersion, para
senales de entrada de 3 y 6 ps. I, = 0,6mm

obstante, lo resultados obtenidos son muy diferentes.

Analicemos primero lo que pasa con los pulsos de 3 y 8 ps en su recorrido por
la SSFBG con L. = 1mm. Por una parte vemos que el pulso de 3ps se deforma
recorriendo tan solo 3 km de longitud mientras que el de 8 ps se deforma a los 4.2 km,
lo cual se debe a la diferencia de duraciéon entre pulsos, entre mas ancho sean, menores
son los efectos de la dispersion. Si ahora comparamos lo que sucede con el pulso de 3ps
en la SSFBG con L. = 0,6mm con respecto a la SSFBG con L, = 1mm vemos que el
pulso se deforma primero en la SSFBG con L. mayor. Con base en lo anterior se puede
ver que el efecto de la dispersion sobre la senal decodificada, ademéas de depender de
la longitud recorrida por la senal y de la anchura del pulso inicial también depende
de la longitud de chip. No obstante, la dependencia con respecto a la longitud de
chip no sigue un patrén establecido si no que a su vez dependera también del codigo
que estemos usando. Para ilustrarlo podemos ver en la figura 5.16 las simulaciones
realizadas para dos codigos adicionales en donde vemos que el pulso se deforma en
cada caso de manera diferente. Para explicar la deformacién que sufre el pulso basta
con recordar que al decodificar la senal no obtenemos exactamente el pulso original, si
no un pulso mas wings. Dichos wings también sufren el ensanchamiento producido por
la dispersion, y terminan solapandose en tiempo y suméndose en campo constructiva
o destructivamente, generando los picos y valles que deforman el pulso y que podemos
ver en las simulaciones.

El respectivo resumen de los resultados de la simulacién se encuentran consignados
en la tabla 5.4. Es importante resaltar que los datos tomados pretenden ilustrar el
fenémeno de ensanchamiento que sufre el pulso debido a la dispersién. Sin embargo
por las deformaciones particulares que se tienen en cada caso no es posible realizar una
extrapolacion general. Aun asi podemos ver que la dispersion afecta de peor manera
a los pulsos de entrada més estrechos y que el efecto sobre la correlacion cruzada es
insignificante, por lo que la relacion g disminuye con la distancia. Los wings que hasta
el momento no habiamos mencionado tampoco sufren una reduccién significativa y
por lo tanto ocasionan que la relacién % también decrezca.

En la figura 5.18se muestra las curvas de ensanchamiento y decremento de la
amplitud del pico de potencia para cada una de las simulaciones realizadas.

La simulacién con pulsos mas anchos y por lo tanto menos afectados por la dis-
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Figura 5.16: Picos de Autocorrelacion y correlacion cruzada para los codigos 2 (Izq)
y 3 (Der) después de recorrer desde 0 hasta 8.4 Km. L, = Imm
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Figura 5.17: Senal decodificada en un sistema DS-OCDMA basado en SSFBGs de

1Imm de chip con pulsos de entrada de ¢, = 3ps (izq) y t, = 8ps (der). Las distancias
entre TX y RX van desde 0 hasta 8.4 km.

| | Pulso de entrada de 3ps | Pulso de entrada de 8 ps |

Longitud (Km) | FE [ D@B) | £ [Z [ FE |[DB)| £ | &
1.4 176 | 1.8 | 189 [ 45 | 1.17 | 054 | 24 | 51
2.8 318 | 39 [156]31 18| 1.7 18 | 38
4.2 3.7 4.8 13 [ 15255 28 14 | 30
5.6 46 6 98 |10 [ 288 | 34 10 | 14
7 5.6 7.2 62 | 6 | 3.1 38 |96 12
| 8.4 | 57] 74 | 6 | 6][31] 39 [95]11]

Cuadro 5.4: Resumen del factor de ensanchamiento (FE) del pulso y del decremento

de la amplitud del pico de potencia (D) causado por efecto de la dispersion, para
senales de entrada de 3 y 8 ps. [, = lmm
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Figura 5.18: Curvas de Ensanchamiento vs. Longitud y de Decremento del pico de po-
tencia vs. Longitud cuando se propaga la senal a través de una fibra 6ptica monomodo
con un parametro dispersion de 16ps - nm/km.

persién permiten ver que el comportamiento de una SSFBG con L, = 0,6mm y de
una SSFBG con L, = 1lmm son muy similares tanto en atenuacién como en su factor
de ensanchamiento. Esto es porque el o, (ancho de los chips) que se ha asignado a las
SSEFBGs es el mismo para ambos casos, y mientras el tiempo de pulso sea inferior a
T. las condiciones de codificacion y decodificacion no se modificara significativamente
entre una y otra SSFBG.

Finalmente podemos decir que la implementacion de sistemas OCDMA es viable
en soluciones de ultima milla, ya que la dispersién no lo afecta de manera importante
en distancias cortas. No hay que olvidar que el comportamiento de la senal recuperada
dependera en gran medida del tipo de codigo que se este utilizando, y que su uso en
largas distancias deberd venir acompanado con el uso de fibras compensadoras de
dispersion o mediante algin mecanismo que realice dicha compensacion.

5.7. Verificacion Experimental

Para verificar experimentalmente los datos mostrados en el apartado anterior, se
realizo el montaje de la figura 5.19. Al igual que en los experimentos anteriores se
trabajo con una fuente pulsada a 1.25 GHz, centrada a una longitud de onda de
1538nm, y que emite pulsos de aproximadamente 5 ps de duracién. Los dispositivos
E/Ds utilizados estédn basados en redes de difraccién de Bragg a las cuales se les ha
grabado las palabras cédigo de Gold de 63 chips, correspondientes al cédigo 1 y al
cddigo 2. Para el experimento se fabricaron dos parejas codificadoras decodificadoras,
una de ellas con tamafio de chip de 0.6mm y la otra con 1 mm. Cada SSFBG fue puesta
dentro de su caja controladora de temperatura para realizar la sintonia en longitud
de onda, tal como se explicé en la seccién 3.6. El codificador y el decodificador se
interconectaron usando fibra 6ptica monomodo con un parametro de dispersién de
16ps/nm - km. Méas exactamente se usaron 4 rollos de 1.4 km y uno de 2.8 km, para
una maxima longitud de 8.4 km.

Después del dispositivo codificador se utiliz6 un EDFA de ganancia fija igual a
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CODIFICADOR DECODIFICADOR

SSFBG Te=1mm
SSEBG Te=0.6mm

MLLD Oseilogcopio
1250 Hz c de muestreo
1538nm A B=30 GHz

Monomodo
16 ps nm/'km

Figura 5.19: Diagrama de bloques del montaje realizado para medir el efecto de dis-
persion.

[ EXPERIMENTO | SIMULACION
Longitud (Km) | FE [D(AB) [ Z [ Z [FE [D@B) [ Z | &
14 135 11 | 9 |10 1.4 | 096 | 10 | 16
2.8 183 23 [7585 |18 | 2 |7.8]126
432 23 | 32 |56 7 |198] 26 |68 11
5.6 27 | 45 [43] 6 |239] 33 |57 92
8.4 33 | 51 | 3] 6| 3 43 [ 45| 72

Cuadro 5.5: Resultados experimentales vs. los de la simulacion, del factor de ensan-
chamiento (FE) del pulso y del decremento de la amplitud del pico de potencia (D)
causado por efecto de la dispersion. I = 0,6mm

20 dB que compensa las pérdidas de insercion del dispositivo. Ademés en seguida
de la fibra también se conecto otro amplificador, pero esta vez de ganancia variable,
con el objeto de compensar las pérdidas insertadas por cada tramo de fibra y asi
garantizar que siempre se tendria la misma potencia éptica promedio en el receptor.
De esta manera se aseguraba que las mediciones realizadas, tanto de amplitud como
de duracion del pulso, fuesen correctas. Como elemento receptor se us6 un osciloscopio
de muestreo con un ancho de banda de 30 GHz.

En la figura 5.20 vemos los resultados experimentales obtenidos para el caso en
que el chip tiene una longitud de 0.6 mm, comparados con los obtenidos mediante
simulacion. Las medidas experimentales se aproximan relativamente bien a lo mostra-
do por la simulacién. A medida que la sefial avanza por la fibra optica la dispersion
actaa sobre ella produciendo un ensanchamiento del pulso y una disminucién de po-
tencia en el pico. Cabe aclarar que la disminucién de la amplitud no significa una
pérdida de potencia, ya que la potencia 6ptica promedio se mantiene. También se
observa como después de los 5.6 km la sefial ademas de ensancharse empieza a defor-
marse levemente. La tabla 5.5 compara los resultados de la simulacién y los valores
experimentales, mostrando una correspondencia en los valores obtenidos.

De la misma manera se realizaron los experimentos con los dispositivos E/Ds con
longitud de chip de Imm. Los resultados obtenidos mediante la simulacién y su respec-
tiva verificacion experimental se encuentran dados en la figura 5.21. Al igual que en
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| | EXPERIMENTO | SIMULACION
Longitud (Km) [ FE(ps) [ DAB) | £ | Z |FE(ps) [ DAB) | £ | &
1.4 1.4 1 13 | 24 1.3 113 [ 154 | 25
2.8 2.7 3 83 | 17 2.4 31 [ 115 18
4.2 3.1 3.2 8 |11 3 4 8.8 | 12
5.6 4.1 5 66| 7 3.6 4.9 6.6 | 10
8.4 5 5.6 6 | 8 4.2 5.8 54 | 9

Cuadro 5.6: Resultados experimentales vs. los de la simulacion, del factor ensan-
chamiento (FE) del pulso y del decremento de la amplitud del pico de potencia (D)
causado por efecto de la dispersion. [, = Imm

el caso anterior no existe una correspondencia exacta entre los datos experimentales
con los simulados, no obstante es innegable que existen patrones similares. La difer-
encia se debe principalmente a que mientras en la simulacién conocemos los valores
asignados a las variables o, y t,, en los experimentos dichos parametros son dificiles
de determinar con la misma exactitud. Aun asi podemos ver que el pulso recuperado
con la SSFBG de 1mm tiende a dividirse en dos tal y como sucede en la simulacién,
solo que no existe una coincidencia en la distancia. Los resultados para el experimento
con la SSFBG de lmm quedan consignados en la tabla 5.6.

En conclusion podemos decir que la dispersion en los sistemas OCDMA es acept-
able en distancias no superiores a los dos kilémetros y por ello su aplicabilidad en
soluciones de tltima milla. Por ejemplo es posible implementar sistemas OCDMA
en redes FTTH o FTTC, con las cuales se da acceso a multiples usuarios, sin llegar
a perder calidad como consecuencia por la dispersién. Sin embargo en aplicaciones
donde la senal debe recorrer distancias largas, como por ejemplo direccionamiento
mediante etiquetas Opticas, la opcién de codificar y decodificar la senal debera de ir
acompanada de técnicas de compensacion de la dispersion.
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Figura 5.20: Comparacién entre los resultados experimentales y los simulados para

E/Ds con l. = 0,6mm y t, = 5ps.
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Figura 5.21: Comparacién entre los resultados experimentales y los simulados para
E/Ds con l. = Imm y t, = 5ps.
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Capitulo 6

SISTEMAS OCDMA
INCOHERENTES 2D

6.1. Introducciéon

Desde las primeras investigaciones realizadas para el desarrollo de sistemas OCD-
MA se han propuesto diferentes esquemas para su implementacion. Basicamente exis-
ten dos posibilidades con muchas variantes en cada una de ellas, dichas posibilidades
son: realizar una codificacion de la potencia 6ptica con lo cual tendriamos una codifi-
cacion de tipo incoherente, 6 una codificacion en campo con lo que obtendriamos una
codificacién de tipo coherente. Los sistemas coherentes se ven seriamente afectados
por el ruido de batido, que se da cuando la senal decodificada correctamente se solapa
con la interferencia de multiple acceso, producida por los otros usuarios presentes en
el sistema [11]. Se han planteado algunas soluciones para este problema, como por
ejemplo coordinar los recursos de los usuarios, llegando a sincronizar a nivel de bit
[45] 6 asignando un slot de tiempo a cada bit [41]. Otra solucién que en principio es
bastante acertada es la de usar c6digos muy largos para minimizar la amplitud del
MATI y manteniendo la asincronia del sistema, no obstante en un cédigo de 511 chips,
por ejemplo, solo 10 de los 512 c6digos posibles garantizan una BER inferior a 10~°
[32]. Por otra parte los sistemas incoherentes son menos susceptibles a la interferen-
cia de tipo coherente [38] pero deficientes espectralmente. En los anteriores capitulos
hemos trabajado con sistemas coherentes analizando sus ventajas y desventajas, en
el presente capitulo describiremos brevemente lo que son los sistemas incoherentes y
realizaremos un primer experimento para evaluar el grado de coherencia o incoheren-
cia del sistema en condiciones de cierto solapamiento espectral. A continuacién se
aborda el montaje parcial de la propuesta hecha en [57] con sistemas incoherentes que
trabajan con codigos 2D con objeto de obtener conclusiones de nivel practico sobre
la viabilidad de los sistemas incoherentes.

En los sistemas incoherentes a cada usuario se le asigna un cédigo y se envia una
senal codificada para representar un 1 y no se envia nada cuando se quiere representar
un cero. Aunque también se ha propuesto que a cada usuario le sean asignados dos
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c6digos, uno para transmitir los bits 1’s y otro para codificar los bits 0’s con poste-
rior deteccion diferencial, teniendo como objetivo reducir el impacto del ruido y la
interferencia [87]. En los sistemas OCDMA incoherentes se usan codigos unipolares,
razén por la cual no existen componentes negativas de la senal. El uso de codigos
unipolares hace que los sistemas incoherentes tengan una baja eficiencia espectral, ya
que para conseguir 6ptimas propiedades de autocorrelacién y correlacién cruzada se
requieren co6digos bastante largos. Los sistemas OCDMA incoherente méas conocidos,
estan basado en codificacion en amplitud espectral [88], codificacion espacial [89], en-
sanchamiento temporal [12, 2], y codificacion en dos dimensiones, en longitud de onda
y tiempo [90].

Las primeras demostraciones de sistemas OCDMA se basaban en codificacion de
tipo incoherente, mas exactamente la conocida como de ensanchamiento temporal,
en donde cada periodo de bit es dividido en N intervalos (N es el numero de chips
del co6digo) y se transmite un ntamero de pulsos (chips) de acuerdo al peso del codigo
que se este utilizando. Sin embargo este tipo de sistemas resultaba muy limitado
por la larga longitud de los codigos que se deben utilizar y por la necesidad de usar
pulsos estrechos [12]. Casi simultaneamente se trabajo con codificacion espacial de
diferentes formas; en sistemas de multiples fibras usando lineas de retardo acopladas
para decodificar [91], en transmision paralela y acceso simultaneo de iméagenes usando
fibras multinicleo [89], usando mascaras espaciales en 2D para codificacion especifica
de patrones en secuencias de codigo, y esquemas temporal/espacial usando fibras
multimodo[92]. En estos esquemas para poder construir los cod/decodificadores se
presenta el inconveniente de requerir un acoplador en estrella por cada camino espacial
que se este utilizando y a la vez el mismo ntimero de caminos épticos segin los puertos
del acoplador [93].

La codificacién en amplitud espectral se realiza mediante la descomposicién del
espectro de una fuente de luz de banda ancha seguida de un elemento éptico que pue-
da modular la intensidad de cada componente antes de volverla a combinar. Como
dispositivos codificadores se han usado redes de difracciéon con mascaras de amplitud-
espacial [94], y también filtros con funciéon de transferencia espectral periodical95].
Como fuentes de luz se han usado las de tipo incoherente como LED’s (Light-Emitting
Diode), diodos stiper luminiscentes (SLD’s) y fuentes basadas en Amplificadores de fi-
bra dopada con Erbio (EDFA) con las que se ha demostrado la posibilidad de conseguir
un acceso a la red a velocidades de 155 Mbps sin control espectral ni estabilizacién
de la longitud de onda [95], o de tipo coherente como fuentes pulsadas MLL (Mode
Locked Laser) [96, 39] y fuentes de Supercontinuo [97].

En los sistemas incoherentes anteriormente citados se usan principalmente cédigos
opticos ortogonales (OOCs) como los descritos en [98, 99|, dichos codigos tienen la
ventaja de ser facilmente implementables pero el gran inconveniente de ser necesari-
amente largos, lo que produce la baja eficiencia espectral. No obstante, existe otro
tipo de codigos que busca compensar las debilidades de los OOC, nos referimos a los
codigos en dos dimensiones (2D). Existen diferentes tipos de codigos 2D, entre los
cuales destacan; los de tiempo ensanchado y salto en frecuencia [4, 100], los de tipo
DFS (Depth-First search) [101, 102], los codigos primos 2D [103, 104], los codigos
sonar [92] y los codigos folded optimum Golomb ruler (FOGR) [105, 106].

Los co6digos 2D tienen un mayor rendimiento porque consiguen obtener simultanea-
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mente las siguientes caracteristicas [57]:

= Tener una alta cardinalidad (> >10);
= Permitir una alta tasa de datos por usuario (>1Gbps);

= Tener una alta eficiencia espectral (>0.1bps/Hz y potencialmente hasta 0.5bps/Hz).

Dichos cédigos combinan normalmente longitud de onda y tiempo como las dos di-
mensiones del cédigo. De esta manera el sistema realiza primero una divisiéon en
longitud de onda de la senal y posteriormente una asignacién de tiempo a cada una
de las componentes espectrales. La asignacion de tiempo se realiza configurando un
ntimero de lineas de retardo de acuerdo al tamano del cédigo utilizado. El tamano de
cada slot de longitud de onda estard determinado por el dispositivo que se use para
realizarlo, usualmente se usan AWG (Arrayed Waveguide Gratings) cuyo espaciado
entre canales puede oscilar entre los 50 a 200 GHz.

No obstante, queda la pregunta de ;Cudl debe ser el tamafio minimo que se re-
quiere para tener un sistema incoherente? o si ;Es posible llegar a minimizar dicho
tamano de canal?. Con el objeto de responder esta pregunta, en el siguiente aparta-
do se ha realizado un sencillo experimento que nos permite comprobar cual es el
tamano minimo de canal que se necesita para implementar un sistema de este tipo. Y
finalmente con el objeto de comprobar algunas caracteristicas de los sistemas incoher-
entes se realizé un montaje parcial de la propuesta hecha en [57] y con cuyo informe
concluiremos el presente capitulo.

6.2. Diferencia Minima de Frecuencia Entre Canales
para Sistemas Incoherentes

Para implementar un sistema incoherente con cédigos 2D lo que se hace inicial-
mente es fraccionar el espectro disponible y asignar longitudes de onda y slots de
tiempo a los usuarios de acuerdo al cédigo asignado. El nimero de canales de frecuen-
cia requeridos para la implementacion, estara determinado por la estructura del cédigo
2D que vayamos a utilizar. El tamano de cada canal debera garantizar la méxima efi-
ciencia espectral y a la vez ser suficientemente grande para que no se introduzca en
el sistema ruido por el batido de las senales interferentes. Para determinar el tamafio
optimo del canal se deben tener en cuenta varios criterios. Empezaremos por recordar
la ecuacion general (6.1) que describe la senal detectada mediante un fotodetector
con respuesta de ley cuadrética, en un sistema OCDMA modelado como en la sec-
cién 2.2. Cuando analizabamos dicha ecuacién nos deteniamos especificamente en los
términos de batido de primer y segundo orden y mas exactamente en sus términos
de fase. Deciamos que la coherencia o incoherencia del sistema dependeria de que tan
similares fuesen los valores del tiempo de coherencia de la luz (7.) y el tiempo de chip
(T.). Si 7. > T.el sistema es coherente, pero si 7. < T, el sistema podia ser parcial-
mente o totalmente incoherente dependiendo de que tan mayor fuese 7, con respecto
a 7.. En términos practicos podriamos decir que el sistema es incoherente cuando
T. > 107, ya que por encima de este valor, la fase se comportard como un proceso
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aleatorio uniformemente distribuido entre [—m, 7] que ocasiona que los términos de
batido desaparezcan. Si la diferencia es menor hay que tener en cuenta que existird
cierta cantidad de ruido de batido.

Como se ha comentado anteriormente, en general los sistemas incoherentes 2D se
pueden implementar empleando tanto fuentes 6pticas de naturaleza incoherente como
LEDs o EDFAs, o bien fuentes Opticas pulsadas de tipo coherente como los MLL
(Mode Locked Laser). En este ultimo caso se aprovecha la mayor potencia Optica
generada por las mismas frente a la baja densidad espectral obtenida con fuente de
ruido ASE o de tipo LED. La “incoherencia® del sistema de codificacion 2D en este caso
debe venir asegurada por el nulo solapamiento espectral y/o temporal entre codigos.

m m T,
Z =TRPy+TRY Pi+2R> /PuPi x / cos ((wi — wa) t — wiTi + ¢q(t)) dt+
v i=1 i=1 0

Dato
MAI TERMINOS DE BATIDO DE PRIMERORDEN
m m—1 T.
+ 2R Z Z\/PinX/ COS((wi—Wj)t—wiTi—ijTj—Fgf)i(t—Ti)—gf)j (t—Tj))dt
j=i+1 i=1 0

TERMINOS DE BATIDO DE SEGUNDO ORDEN

Te
+ /O no(t)dt (6.1)

RUIDO DE RECEPTOR

En nuestro caso particular la fuente MLL proporciona pulsos de entre 2 ps y 5
ps lo que supone una extensién méxima del espectro de aproximadamente 500 GHz.
Dicha franja se deberéd aprovechar al méximo utilizando filtros AWG de 50 GHz de
banda pasante para obtener el maximo numero de canales de frecuencia del codigo
2D, pero a la vez asegurando la minima interferencia debida a batido coherente entre
codigos.

Con el objeto de encontrar el punto a partir del cual se puede considerar el sistema
como incoherente, se realizo el montaje que se muestra en la figura 6.1. Con este
montaje mediremos el ruido de batido que se da entre dos canales adyacentes y con
ello determinaremos la separacién minima entre canales.

El experimento planteado consiste en tomar dos canales, uno al que llamaremos
canal de datos y otro que llamaremos canal interferente, los dos canales se iran super-
poniendo uno sobre el otro encontrando los valores para los cuales tenemos maxima
interferencia y aquellos en que la interferencia podria asumirse como despreciable.
Para este experimento se uso una fuente MLLD pulsada a 10 GHz trabajando en
tercera ventana, el tamafio del pulso emitido por la fuente es de 5 ps aproximada-
mente. La sefial es dividida en partes iguales para ser aplicada a dos AWG’s. El primer
AWG truncara el espectro de la fuente, seleccionando el canal de datos. El segundo
AWG hara lo mismo, pero en este caso el canal serd usado como canal interferente.
El canal de datos se mantendréa fijo en frecuencia mientras el espectro del canal inter-
ferente serd desplazado usando el control de temperatura del segundo AWG, de esta
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Figura 6.1: Diagrama de bloques para medir la separaciéon minima de frecuencia entre
canales y el efecto de batido en campo.

forma podremos observar como influye la variacién de frecuencias en la interferencia
producida.

Para mostrar los canales que vamos a usar, se iluminaron con luz blanca los AWG
obteniendo asi los espectros que se ven en la figura 6.2. El espectro de datos corre-
sponde al canal 15 del primer AWG y el espectro que se ha llamado interferente 1
corresponde al canal 6 del segundo AWG. El canal interferente se desplazara para re-
alizar un barrido completo sobre el canal de datos. Como se puede observar el maximo
del canal interferente no coincide con el maximo del canal de datos, por esta razén y
para complementar las mediciones se usa el canal 5 del segundo AWG como un canal
al que llamaremos interferente 2.

Todos los canales tienen un ancho de banda de 100 GHz (0.8 nm). El canal de
datos estara centrado a la misma longitud de onda que la fuente pulsada. La potencia
de los canales interferentes dependera de su posiciéon con respecto a la longitud de
onda, ya que si recordamos el espectro de la fuente pulsada mostrado en la figura 3.9
veremos que su potencia no es constante, por esta razéon a medida que se aleja del
centro del espectro, la potencia disminuye.

Para garantizar la mayor objetividad en el experimento se puede ver en la figura
6.1 que después del AWG que lleva la sefial de datos existe un dispositivo que permite
ajustar los tiempos de retardo. Este ajuste se realiza para que tanto la senal de datos
como la interferente coincidan exactamente en tiempo. Adicionalmente después del
AWG correspondiente al canal interferente se coloco un controlador de polarizacion
que permite hacer barridos de todos los posibles estados de polarizaciéon descritos
en una esfera de Poincare, de tal manera, que la senal interferente sea totalmente
aleatoria tanto en polarizacion como en fase. Ademas como el espectro de la senal
interferente seré desplazado se podra llegar a tener variaciones en potencia, por lo
que se ajusta mediante un atenuador variable colocado a la salida del controlador de
polarizacion .

Finalmente las sefiales son combinadas y amplificadas mediante un EDFA de 20
dB, para ser medidas con el analizador de espectro 6ptico (OSA) y con el osciloscopio.

Para iniciar las mediciones se tomo como referencia el canal nimero 5 por ser
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SENAL DE DATOS Y SENALES INTERFERENTES
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e \\ - INTERFERENTE Ch5
e N -—-INTERFERENTE Ch6

POTENCIA OPTICA (dBm)

LONGITUD DE ONDA (nm)

Figura 6.2: Espectros de los canales de los AWG’s utilizados.

el canal con el que se logro la maxima interferencia. El espectro del canal de datos
estaréd centrado a una longitud de 1550.27 nm y el canal que servird como interferente
1 estard centrado en 1550.102 nm., lo que significa que estard desplazado hacia la
izquierda del espectro de datos. La figura 6.3 muestra el espectro del canal de datos
y el canal interferente, ambos obtenidos a partir del filtrado de la fuente pulsada por
los AWG’s correspondientes. La figura 6.3 también nos muestra el punto de inicio de
desplazamiento del canal interferente hacia longitudes de onda mayores.

Segun la figura 6.3 se puede ver que la diferencia de potencia entre las senales
es de 6 dB, y en longitud de onda A\ = 168pm. Estos mismos canales en el tiempo
pueden ser vistos en la figura 6.4.

Lo que vemos en la figura 6.4 son realmente los histogramas del canal de datos y
el interferente obtenidos con el osciloscopio de muestreo de 30GHz. De estas graficas
podemos observar varios aspectos, el primero es que al estar el osciloscopio limitado en
ancho de banda el pulso sufre un ensanchamiento considerable. Segundo, las senales
de ambos canales no estan perfectamente delineadas, si no que por el contrario tienen
una franja de incertidumbre causada por el ruido térmico de los elementos eléctricos
y el jitter propio de la fuente.

La figura 6.4 es el histograma de las sefiales, cada color en la grafica muestra una
mayor o menor cantidad de ocurrencia 6 pasos por determinando punto. En este caso
el negro mostrara los valores que ocurren més frecuentemente y el amarillo para los
menos frecuentes. Aunque la gama de colores puede no aparecer muy clara en estas
figuras, se puede inferir que los valores de mayor ocurrencia estardn hacia el valor
medio del pulso y a medida que se acercan a los bordes del pulso su ocurrencia seréa
menor.

La figura 6.3(Der) muestra el resultado de combinar los pulsos mostrados en las
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Figura 6.3: Posicion inicial del los espectros del canal de datos y el canal interferente
(Izq). Batido de la senal de datos e interferente (Der). AX = 168pm.

Gy, jitter
T

Figura 6.4: Canal de datos (a) e interferente en el dominio temporal (b).
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—Datos
— Interferente.
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Figura 6.5: Espectros del canal de datos e interferente (Izq) y batido de la senal de
datos e interferente (Der). AX = 12pm

figuras 6.4a y 6.4b. Se ha llamado o; a la suma de batido primario, ruido térmico y
jitter, en este caso es igual a 8.4 mW. La componente principal de o; es el batido
primario producido entre el pulso de datos y el pulso interferente.

Vale la pena aclarar, al ver estas figuras, que cada una de las capturas ha sido
hecha después de por lo menos 30 segundos de iniciado el experimento. Con ello
se garantiza que el controlador de polarizacion ha podido realizar varios barridos,
teniendo en cuenta todos los estados posibles de polarizaciéon de la senal interferente.
De tal manera que el batido descrito es el maximo que se puede obtener.

El siguiente paso consiste en desplazar el canal 5 hacia la derecha buscando la
mayor coincidencia posible de los espectros. El espectro del canal interferente ahora
esta centrado en 1550.258 nm, de tal forma que la diferencia es AN = 12pm . Este
fue el punto de menor diferencia espectral conseguido en el laboratorio y en donde
se pudo observar la mayor interferencia de batido. En la figura 6.5 se muestran los
espectros respectivos y el ruido de batido.

En este caso el batido de la senal que se puede medir en la grafica es o1 = 9,02mW.
Este valor es muy similar al encontrado teéricamente aplicando la ecuacion 2.4 de la
seccion 2.2 en donde la fotocorriente quedaria igual a P; + P; + 2/ P4 P;. Aplicando
esta formula el valor que obtenemos es 9.4 mW, no es exacto, pero si muy aproximado,
ademas que debemos recordar que para la deduccién de esta formula se supone coinci-
dencia espectral perfecta y pulso cuadrado y en el laboratorio se uso pulsos gausianos
y la coincidencia espectral no es perfecta.

Como fue indicado anteriormente con el canal 5 se lograba la mayor interferencia
sobre el canal de datos, sin embargo para continuar el desplazamiento hacia la derecha
es necesario emplear el canal 6, iniciando con este canal centrado en 1550.534 nm,
consiguiendo un AX = 264pm. En la figura 6.6 se pueden ver los espectros de ambos
canales y la nueva senal de batido a partir de la cual se puede medir un o; = 8,64mW.

El mismo procedimiento se lleva a cabo 4 veces mas, desplazando el espectro
hacia la derecha hasta alcanzar los 0.800 nm de diferencia entre la longitud de onda
del dato y la de la senal interferente. En este punto es donde tedricamente se logra
que el sistema se transforme en incoherente.
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Figura 6.6: Espectros del canal de datos e interferente (Izq) y batido de la senal de
datos e interferente (Der). A\ = 264pm

| AX(pm) [ o1 (mW) [ R (dB) ]

12 9.02 0

168 8.4 0.39
264 7.9 0.57
492 6.2 1.6
570 5.1 2.47
720 4 3.35
810 3.1 4.6

Cuadro 6.1: Reduccion del ruido de batido (R) a medida que se separan los canales
en longitud de onda.

La figura 6.7 a la derecha muestra los sucesivos desplazamientos del espectro in-
terferente hacia longitudes de onda superiores y su correspondiente efecto en la suma
de las senales vistas en el dominio temporal, el cual lo podemos ver a la izquierda de
cada uno de los diagramas espectrales.

A medida que aumenta la separacién entre el espectro de datos y el espectro
interferente el efecto de batido disminuye. Si suponemos que el ruido térmico y el
jitter se mantienen constantes durante todo el experimento podemos entonces decir
que el valor R de la tabla 6.1 corresponde a la reduccién en dB de la amplitud del
ruido de batido primario.

De acuerdo a los resultados mostrados en la tabla 6.1 como en la figura 6.8 el
ruido de batido se acerca a cero a medida que la diferencia de longitud de onda entre
canales se acerca a 800 pm. Podemos ver que 800 pm corresponde con el ancho de
un canal del AWG que en términos de frecuencia es de 100 GHz y en tiempo son 10
ps. No obstante, es posible llegar a considerar el sistema como incoherente desde un
valor anterior al de los 800 pm, por ejemplo, a partir del punto en que el ruido de
batido cae por debajo de los 3 dB, el cual es a los 700 pm aproximadamente. Por otra
parte si vemos la figura 6.8, el valor de penalizacion en la apertura del diagrama de
ojo que puede ser soportado, oscilara entre 1 y 3 dB, y en dado caso el tamano del
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Figura 6.7: Espectros del canal de datos e interferente (Izq) y batido de la senal
de datos e interferente (Der). a). A\ = 492pm, b).AX = 570pm, c).A\ = T20pm,
d).AX = 810pm.
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PENALIZACION EN LA APERTURA DE OJO (dB)

I I 1 1 1 I I
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DIFERENCIA DE LONGITUD DE ONDA ENTRE CANALES (pm)

Figura 6.8: Penalizacién en la apertura de ojo cuando existe ruido de batido producido
por la interferencia entre canales adyacentes.

canal puede ser reducido hasta 600 pm. Estas consideraciones estan limitadas por el
tipo de sistema que se este implementando, el ancho de los pulsos que se apliquen a la
entrada, el hecho de que exista o no sincronismo 6 que utilice técnicas de time gating
o thresholding en el momento de deteccién de la senal.

6.3. Sistemas OCDMA Incoherentes 2-D

Los sistemas OCDMA de tipo incoherente han sido ampliamente estudiados debido
a la facilidad con que pueden ser implementados si se trabaja a una tasa de bit
relativamente baja [107, 108]. La codificacion se realiza con base en la potencia optica
y por lo tanto usa codigos unipolares (0,1). Esto causa algunas desventajas, siendo
quizas la mas relevante la baja eficiencia espectral de los sistemas incoherentes. Para
solucionar dichas desventajas se ha propuesto hacerlo eléctricamente, pero esto causa
un cuello de botella en cuanto al ancho de banda optoelectrénico. Otra solucion posible
es el uso de codigos en dos dimensiones los cuales dan un mayor grado de libertad
y tienen un mejor comportamiento en cuanto a su rendimiento de autocorrelaciéon y
correlacion cruzada [37].

Desde el punto de vista de eficiencia espectral si comparamos un sistema OCDMA
incoherente que use por ejemplo codigos 1-D y varias longitudes de onda (WDM/CDMA)
para enviar la informacién contra otro que usa cédigos matriciales (longitud de onda
vs. tiempo (W/T)) y envia la misma informacion, vemos que este altimo tendra una
mayor eficiencia espectral [57]. Estos métodos que usan longitud de onda y tiempo
pueden ser descritos como: 1) Codigos en 2-D en los cuales p (el peso de los codigos )
pulsos son puestos en una matriz de W x T formando una matriz de cédigos ortogo-
nales. O 2) Cédigos WDM/CDMA, en los cuales un conjunto de n codigos ortogonales
(1-D) de peso p es asociado con un namero W de longitudes de onda para formar un
conjunto de codigos.
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La eficiencia espectral (SE) de un conjunto de n codigos WDM/CDMA de peso p
y longitud L es:

n
E=—
s L
en donde L debe satisfacer que
L>nx Lp — 1
2
y por lo tanto
SE < 2 (6.2)
p(p—1) '

con ello vemos que la eficiencia espectral solo es dependiente del peso del codigo.
Por otra parte una matriz de codigos W x T, con W longitudes de onda y T
slots de tiempo, contiene p pulsos para representar cada codigo. En estos codigos la
eficiencia espectral es
n

Aqui L > n x @ y W x T > L y en consecuencia

sE< 20 _ (6.3)
pp—1)
A partir de 6.2 y de 6.3 se deduce que la eficiencia espectral es W veces mayor en
los sistemas OCDMA incoherentes que usan codigos 2-D (W/T).
En ambos casos la eficiencia espectral se deteriora con el incremento de p, pero es
mucho més acentuado en los codigos WDM/CDMA, razoén por la cual se han escogido
para realizar este experimento los c6digos 2D.

6.3.1. Diseno de Cédigos 2-D (Longitud de Onda/Tiempo)
para Sistemas OCDMA

Los sistemas OCDMA incoherentes han recibido un nuevo impulso gracias a la
posibilidad de usar codigos en 2 dimensiones los cuales tienen una mayor cardinal-
idad y mayor eficiencia espectral que los codigos unipolares de 1 dimension [109].
Adicionalmente esta clase de codigos es facilmente adaptable a las tecnologias usadas
en sistemas WDM, como por ejemplo los AWG [4, 103].

Existen multiples clases de codigos en 2 dimensiones, tal y como se dijo al princi-
pio de este capitulo, de entre los cuales se seleccionaron los cddigos FOGR para ser
utilizados en nuestros experimentos. Para construir dichos c6digos se parte de una
regla de Golomb 6ptima la cual consiste en una secuencia de pulsos 0,1 en donde
la distancia entre cualquiera de los pulsos, es un entero no repetido, de ahi que la
distancia entre vecinos cercanos, los siguientes mas cercanos, etc, pueda ser descrita
como una diferencia triangular con una tnica entrada entera [110, 111].
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| M1 | M9 | M17 | M25 |
LJ1JoJ1Jtr]JoJoJoJt]JoJoJoJ1][o]O]O
ofoJ1]oJofoJofofoJ1]of[o]ofJO]1]O
of[oJoJoJofo]of[ofoJo]o[o]o]Oo]O]O
ofoJoJo|1[o]ofo]oJo]o[o]oOo]JO]O]O
of[oJoJoJofo]ofofoJoJo[o]1]0]O0]O
ojoJoJoJoJoJofoJoJo[1[0]O]O]O]O
ofoJoJoJofJo]1[ofoJ1]of[o]o]JOo]O]O
0OJojojoJofJoJ1[oJoJoJofoJoJ1]0]O

Cuadro 6.2: Matrices codigo generadas a partir de las reglas de Golomb

Vamos a generar una familia de 32 cédigos partiendo de un conjunto de 4 reglas
de Golomb de peso 4 y longitud 25, las cuales escribimos a continuacion:

(4,4) = 1000000010000000001000001
92(4,4) = 1001000000000000000000110
(4,4) = 1000000001000010000001000
(4,4) 1000100000000001010000000

con estas 4 reglas y siguiendo el procedimiento descrito en [112, 105], en donde se
ordena cada una de estas reglas de manera transpuesta ocupando una matriz de 8 x 4
generamos las matrices M1, M9, M17 Y M25.

En estas matrices de codigos, las filas indican el nimero de longitudes de onda
que se usaran y las columnas los slots de tiempo . El producto de estos valores deter-
minaré el namero de elementos del codigo (DC), en este caso DC =W x T = 32. La
probabilidad de que otra matriz similar con el mismo peso interfiera sobre un pulso

p

especifico de la primera matriz es 5755 Si todos los pulsos de todos los codigos tienen

la misma energia E, entonces la varianza del ruido MAI en cualquier posicion es

p

7uar = E55e

por lo tanto la varianza de k-1 usuarios es

2 P
omarlk—1)=(k—1)E 5DC
Si ahora consideramos la relacion senal a ruido del correlador, tendremos que el
valor ideal de potencia que debe recuperar el dispositivo es (p x E)Q. Los codigos
interferentes introduciran una varianza igual a oy a5 (k — 1) multiplicada por el peso.

(pE)? 2DC
SNR = = (6.4)
plk—1)E* B~ k-1

La ecuacién 6.4 muestra que la relacién senal a ruido depende del ntimero de
elementos del codigo y de los usuarios presentes en la red. En un diagrama de ojo, este
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se cerraria cuando /oiar = W = % lo que equivale a tener una SNR = 4.

Con este valor de SNR, el maximo ntumero de usuarios posibles en el sistema seria
de 17. Este ntimero es inferior al objetivo que es de 32 usuarios, por tal motivo se
adiciona a las matrices mostradas en la tabla 6.2 4 columnas més que se rellenaran con
ceros. Estos ceros se comportardn como un tiempo de guarda que permitird aumentar
el nimero de usuarios. Notese que ahora DC = 8 x 8 = 64 y por lo tanto el méximo
numero de usuarios posibles ahora pasa a ser 33. Aunque de esta manera reducimos
la eficiencia espectral, conseguimos un sistema con los 32 usuarios que se desean.

Asi las matrices codigo cuyas dimensiones eran de 8 x 4, ahora pasan a ser de
8 x 8, en donde las ultimas 4 columnas estaran compuestas solo de ceros.

Estas matrices son las que llamaremos palabras cédigo primarias. Realizando un
desplazamiento ciclico a cada una de ellas, generamos las demés palabras codigo. A
partir de M1 generamos las palabras cédigo M2-M7, de M9 los matrices M10-M16,
de M17 las palabras M18 a M24 y a partir de M25 las palabras codigo M26-M32.

Las palabras se generan mediante un desplazamiento ciclico cuyo operador se
puede representar mediante la matriz P dada en:

| P |

(o] Ren) Hen) Nen) Heol Neo) il Reaw)
(en] Ren) Nen) Nen) Neol) Nl Neoll Neaw)
(en] Ren) Nen) Nan) il Neo) Neo]l Heaw)
olo|o|I=lo|o|o|o
QIO+ OO
(e Bl Hen) Hen) Henl Neo) Nen] Haw)
[aal =] =] K ev] Nen] Nen] New) Na]
QIO OO0 OO+

asi las matrices M; son generadas mediante

M; = P" s M1( M9, M17 M25)

1=0...7

excepto los casos en que al realizar el producto de la matriz por P se desplace un
1 desde la ultima fila a la primera fila de la misma columna de la matriz resultante,
en estos casos el operador de desplazamiento que se usa es:

Myj — Myj (6.5)

donde M;; es el 1 que ha sido trasladado a la primera fila después de la multi-
plicacion por el operador P. Esta operacion es necesaria para ser consistentes con el
algoritmo de [105] y preservar las propiedades de diferencia triangular, lo cual, después
de todo es lo que le da las propiedades de ortogonalidad a los c6digos.

Parailustrar las dos posibilidades, mostraremos como se genera la matriz de cdédigo
M2 y la matriz de c6digo M10. Tomamos primero la matriz de co6digo M1 desde donde
generaremos M2 y la multiplicamos por el operador P asi:
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00 0 0 0 0 0 1 1101 0 0 0 O 00 0 0 0 o0 0 O
1 0 00 0 0 0 O 0 00 0 0 0 0 o0 1101 0 0 0 O
01 0 0 0 0 0 O 0 01 0 0 0 0 o0 00 0 0 0 0 o0 o0
00 1 0 0 0 0 O » 00 00O0OOOO_ O0O01O0O0O0O0TO
0 0 0 1 0 0 0 O 0 00 0 0 0 0 o0 00 0 0 0 0 o0 o0
00 0 0 1 0 0O 0 00 0 0 0 0 o0 00 0 0 0 0 o0 o0
00 0 0 0 1 0 O 0 0 00OOO0O OO0 00 0 0 0 0 0 O
00 0 0 0 0 1 O 0 00 0 0 0 0 o0 00 0 0 0 0 o0 o0
P M1 M2

Los ceros en negrita corresponden a las columnas adicionadas y que serviran como
tiempo de guarda. Ahora para el segundo caso, tomamos la matriz de cédigo M9 y la
multiplicamos primero por P

00 0 0 0 0 0 1 10 0 00 0 0 O 0 01 0 0 0O O O
1 0 00 0 OO O 0 00 OO O 0O 10 0 00 0 0O
01 0 0 0 0 0 O 0 00 000 0O 0O 00 00O 0O O0 O
00 1 0 0 0 0 O y 10 00O0O0OOO_ O0OOOOTOOTG OO
00 0 1 0 0 0O 0 00 OO O 0O 10 0 00 0 0O
00 0 0 1 0 0O 0 00 00 0 0O 0O 00 00O 0O 0O
00 0 0 0 1 0 O 0 01 00 0 0O 0 00O 0O0O O OO0
00 0 0 0 0 1 0 0 01 00 0 0O 0 01 00 0O OO
P M9

el 1 que aparece en resaltado en la anterior operaciéon es al que debemos realizar
el procedimiento indicado en la ecuacién 6.5 quedando la matriz co6digo M10 como:

000100 O0O0
100 0 0 O0O0O
0000 O0O0O0O0
0000 O0O0O0O0
100 0 0 O0 OO
0 000 O0O0O0O© 0
0 000 O0O0O0O© 0
001 0 00 0O
M10

Siguiendo el procedimiento descrito, podemos obtener las 32 matrices cdédigo. De
esos 32 codigos se escogieron 2 para ser utilizados en los experimentos que describimos
a continuacion.

6.3.2. Demostrador Experimental

Los codigos obtenidos a partir del diseno descrito en la seccién anterior fueron
matrices de 8 x 8 donde el nimero de filas indica el naumero de longitudes de onda
necesarias y las columnas el nimero de slots de tiempo. De los 32 c6digos posibles se
seleccionaron 2 que permitirdn mostrar los resultados obtenidos de la implementacion
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=
©

M22

(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
[l Hal K==l Hen] Nen) Nen) Nav] Han)
(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
O|Oo|o|o|o|o|o|o
O|Oo|o|o|o|o|o|o
(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
OO OO
[e=) N Rev] Henl Neo) Ren] Nen) Nl
(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
(o] Jen) Fen) Hen] Rev] Res) Nen) Neo]
O|Oo|o|o|o|o|o|o
O|Oo|o|o|o|o|lo|o

(o] New) Neo) Hen) R} Nl Nen) Raw)

(en] Neo) Neo) Nan) ol Hen) Nan) Raw]

(en] Neo) Neo) Nen) il Nenl Nan) i)

Cuadro 6.3: Matrices de los codigos M9 y M22.

PRBS
1.25 Gbps -
[ ASER 1 CODE 9
[w]
L ASER 2 o -
LASER 3 o_ X4
T ASER 4 ". !
L ASER 5 o _ o "/
T ASER 6 o -
L ASER 7 o -
T ASER 8 CODE 22
Control de DECO 9
Polarizacion

Oscilogcopio
de muestreo
AB=30GHz

Figura 6.9: Diagrama de Bloques del Sistema Incoherente con dos cédigos

parcial del demostrador experimental de un sistema OCDMA incoherente como el
planteado en [90]. Las matrices codigo implementadas para tal fin fueron M9 y M22
(tabla 6.3).

La primera parte del experimento consisti6 en la implementacion del diagrama
de bloques mostrado en la figura 6.9 y cuyo montaje en laboratorio se puede ver en
la figura 6.10. Para ello se uso una fuente laser multilongitud de onda (MWL) de la
cual se usaron 8 longitudes de onda. Cada longitud de onda corresponde a un laser
en particular y la salida de cada uno de ellos se instalé un control de polarizaciéon con
el fin de garantizar que la contribucién de cada uno fuera exactamente igual. Después
de polarizar todas las senales correctamente se combinan mediante un acoplador 1 x
8 y son moduladas con una secuencia de bits a 1.25 Gbps. Debido a las pérdidas
introducidas por los dispositivos para el acondicionamiento de la senal de entrada es
necesario instalar un amplificador 6ptico antes de codificar la senal.

El espectro de los 8 canales modulados los podemos ver en la figura 6.11.
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Figura 6.10: Montaje en laboratorio del Sistema Incoherente

ESPECTRO DE LA FUENTE MULTI WAVELENGTH MODULADA
-20 T T T T T T

POTENCIA OPTICA (dB)
A
o

A 1 1 L L 1 1
7’1%47 1548 1549 1550 1551 1852 1563 1554
LONGITUD DE ONDA

Figura 6.11: Espectro de los 8 canales modulados a 1.25 Gbps.
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CODIGO 9 CODIGO 22

&
S

POTENCIA OPTICA (dB)
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&
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&
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LONGITUD DE ONDA LONGITUD DE ONDA

Figura 6.12: Espectro de los canales de los AWGs asignados a cada cédigo

Para la implementacion de los codificadores se uso un AWG para separar las
longitudes de onda y un banco de lineas de retardo para la codificacion en tiempo.
Del AWG se seleccionaron 8 canales adyacentes de acuerdo a las frecuencias a las que
se habian escogido los laseres. Aprovechando que el peso de cada codigo es de 4 se
uso un mismo AWG para la implementacion de los codigos 9 y 22 . Los canales del
AWG se asignaron a cada codigo tal y como se muestra en la figura 6.12 y en la tabla
a continuacion.

CODIGO 9 CODIGO 22

CANALES |12 |3 |4]|5]|6|7|8|1[2[3|4]5]6|7]|38
1547.718 | 1
1548.519 1
1549.318 1
1550.120 | 1
1550.921 1
1551.724 1
1552.526 1
1553.331 1

Q|| Ut =] WD =

La tasa de transmision es de 1.25 Gbps y por lo tanto la distancia entre bits es
de 800 ps. De tal forma que se asigné a cada slot un tamafnio de 100 ps. Para que
quede mas claro, por ejemplo para el codigo 9, a las longitudes de onda 1 y 4 no se
les introduce retardo, dichos canales ocuparan entre 0 y 100 ps. Los canales del AWG
7 y 8 tendran un retardo de dos slots de tiempo ocupando desde los 200 a los 300
ps. Los retardos se consiguieron mediante el uso de latiguillos de fibra 6ptica con las
longitudes apropiadas. Cabe anotar que para la determinacion de dichas longitudes
fue necesario medir previamente de forma precisa los latiguillos de fibra 6ptica con
los que vienen construidos tanto los AWG’s como los acopladores 1x4 utilizados. Las
mediciones son hechas para los dispositivos usados en la construcciéon de las matrices
c6digo 9 y 22, porque ambas deben estar perfectamente sincronizadas. Posteriormente
se procedio a fabricar los latiguillos con los que se interconectarian los dispositivos y
con los que se terminarian de ajustar las longitudes necesarias para la codificacion.
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Sefial de entrada

Cadifidada {codi2

§ Scljial,].'i)ecu%liﬁc%;da cod 9) . . .

200 pa/divi

Figura 6.13: Secuencia de bits periddica, codificada con la matriz de codigo 9 y 22, y
decodificada.

Este ajuste se realiza conociendo que una fibra éptica con indice de refraccion igual
a 1.45 retarda 100 ps aproximadamente por cada 2 cm de longitud.

Las pérdidas introducidas por los AWGs, los acopladores y la caracterizacion
suman alrededor de los 15 dB razén por la cual en este punto se hace necesario
volver a amplificar.

La senal moduladora para las primeras pruebas fue una secuencia periodica de
bits a 1.25 Gbps. La figura 6.13muestra la senal original y las versiones codificadas
con las matrices de codigos 9 y 22. En la senal original se nota un pico adyacente al
pico principal el cual es un defecto propio de la fuente utilizada y que no fue posible
eliminar. La senal codificada con el cddigo 9 tal y como se podia esperar tiene dos
pulsos con la mitad de potencia que la senal original, dado que el codigo 9 tiene
coincidencias temporales en la posicién 1 y en la posiciéon 3. Por su parte la senal
codificada con el cédigo 22 es una senal 4 veces inferior en potencia a la original, pero
con pulsos en cada uno de los slots de tiempo. Recordemos que los otros 4 slots son
el tiempo de guarda asignado a cada matriz de codigo.

El decodificador por su parte tiene la estructura inversa tal y como se muestra
en la figura 6.9, es decir, la senal ingresa por el acoplador 1 x 4 y luego pasa por
lo latiguillos de interconexiéon con los AWGs. Cada latiguillo ha sido implementado
con la longitud necesaria para compensar las longitudes codificadoras del transmisor.
Finalmente la senal ingresa al AWG donde son recombinadas las sefiales en frecuencia,
recuperandose de esta manera la sefial original. En la figura 6.13 podemos ver la sefial
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recuperada, la cual es igual a la senal de entrada, con la salvedad que se ha ensanchado
ligeramente por el efecto del filtrado multiple que tiene al pasar por los AWGs y una
amplitud mayor debido a la ganancia extra dada por los amplificadores. El efecto de
la interferencia es préacticamente nulo ya que para este primer experimento los c6digos
usados no tienen coincidencias ni en frecuencia ni en tiempo.

La implementacion fisica de cada matriz de cédigo es una tarea bastante laboriosa
y la escalabilidad del sistema no es facil de conseguir, es decir, la adicién de matrices
codigo al sistema implica una reestructuracion completa. Cada vez que se agregan
nuevos usuario hay que medir las longitudes de los latiguillos que se vayan a imple-
mentar para volver a sincronizar todos los dispositivos. Por otra parte, se puede ver
que la interferencia con la mayoria de los deméas co6digos se da con respecto a un solo
chip (en tiempo, frecuencia o en ambos), por tal motivo se decidi6 que en lugar de
implementar matrices de coédigo completas se adicionaran canales que coincidieran en
tiempo 6 en tiempo y frecuencia y ver los efectos sobre la sefial recuperada.

Para el siguiente experimento lo primero que se hizo fue cambiar la secuencia
periddica por una secuencia pseudo-aleatoria a 1.25 Gbps. Adicionalmente, se aplicd
la senal de un canal sin coincidencia temporal con ningtn chip de M9 pero sintonizado
a 1553.331 nm que corresponde a una de las longitudes de onda usadas por dicho
codigo. La nueva sefal interferente esta modulada con una secuencia aleatoria a 1.25
Gbps independiente a la que se va a codificar mediante M9 o M22.

Las senales esta vez fueron capturadas, haciendo uso de la opcién “histograma” del
osciloscopio, para poder ver el efecto sobre el diagrama de ojo de la senal recuperada.
La sefnal original (figura 6.14a.), como era de esperar muestra un “ojo” cuyo nivel
superior se produce cuando se transmite un uno y un nivel inferior que se produce
cuando la sefial transmitida corresponde a un cero. La senal codificada con el codigo 9
mostrada en la figura 6.14b. es muy similar al caso anterior, en cuanto a que tiene dos
pulsos que la conforman, solo que ahora aparece al lado derecho un pulso adicional
que corresponde a la nueva senal interferente que coincide en frecuencia. En la figura
6.14c. se muestra las sefiales interferentes, es decir la codificada con M22 y el pulso
adicional. Finalmente la figura 6.14d. muestra la sefial decodificada en donde se ve
que aparece inevitablemente el pulso interferente en frecuencia.

Podemos concluir que los canales interferentes en frecuencia no podréan ser elim-
inados por el decodificador y que se requiere el uso de técnicas de time gating para
filtrar solo el pulso deseado. El uso de técnicas de time gating exige tener la red sin-
cronizada para saber el momento en que se debe realizar el muestreo en tiempo para
la deteccion del pulso deseado, lo cual es una gran desventaja en este tipo de sistemas
reduciendo la potencial versatilidad de los sistemas OCDMA.

El siguiente paso fue agregar un nuevo canal interferente, que coincide en tiempo
y frecuencia con el primer chip de M9 (A = 1547,718nm). Cada sefial esta modulada
con secuencias de bits a 1.25 Gbps, aleatorias e independientes entre si. La senal
codificada con M9 més los dos canales interferentes la podemos ver en la figura 6.15a,
donde es posible distinguir claramente los dos pulsos adicionales que se han agregado
al sistema. Notese que no hay batido entre las senales coincidentes en frecuencia
a pesar de coincidir también en el tiempo, lo que se debe a que los laser usados
son independientes y por lo tanto estan incorrelados. También es posible ver que
las secuencias moduladoras son independientes, ya que en el pulso donde se observa
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-a). Sefial deentrada

----- _

b). Codificada (Codd 9)

_dj Sefnl decodiﬁcﬁdz

" . 200 ps/div

Figura 6.14: a). Secuencia de bits aleatoria, b). Codificada con la matriz de codigo 9
mas canal interferente en frecuencia, c) Sefiales interferentes (codificada con M22 mas
canal interferente en frecuencia) y d) Decodificada.
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la coincidencia con el interferente en tiempo y frecuencia, es posible diferenciar 4
niveles de senal, tal como describe la figura 6.15a. El primer nivel se da cuando
ambos transmiten un cero, el siguiente nivel cuando se transmite un uno por el canal
interferente, el siguiente cuando se transmite un uno codificado con M9 y finalmente el
ultimo nivel cuando ambos transmiten un uno. La figura 6.15b, muestra el conjunto
de senales interferentes, es decir, la senal codificada con el cédigo 22 mas los dos
canales interferentes. En la figura 6.15c, vemos la sehal decodificada con el conjugado
de M9. En la senal recuperada se ve que aparecen también las contribuciones de ruido
producida por ambos interferentes. El que coincide en frecuencia pero no en tiempo,
continua apareciendo al lado del pulso principal, mientras el interferente en tiempo y
frecuencia deteriora la senal recuperada reduciendo la apertura del ojo. Eliminar la
interferencia que afecta directamente al pulso principal, no es tan inmediato como en
el caso que solo interfiere en frecuencia. Para ello es necesario el uso de técnicas de
thresholding que determinen un valor umbral a partir del cual se realice la correcta
discriminacién del pulso en el detector. La figura 6.15d, muestra el resultado de la
correlacion cruzada, la cual para nuestro caso no es otra que las mismas senales
interferentes.

Segtin [90] se puede llegar a recuperar la sefial con una BER 1 x 1079 en un
sistema con 16 usuarios transmitiendo simultaneamente sin el uso de receptores OHL
(Optical Hard Limiter) y hasta 32 si son utilizados. Los receptores OHL optimizan el
rendimiento del sistema ya que permiten excluir algunas combinaciones de patrones
que llegan a estar altamente localizados en porciones del bit 1 [113].

Aunque nuestro experimento fue bastante limitado en cuanto al nimero de usuar-
ios disponibles se puede ver que el sistema propuesto en [90] es posible de conseguir.
La viabilidad del sistema se soporta en que las fuentes laser utilizadas son incorreladas
y en que el sistema requiere una perfectamente sincronizacién. El hecho de que las
fuentes sean independientes es algo que ocurrird en un sistema de comunicaciones, sin
embargo el hecho de requerir sincronismo hace que se pierda la versatilidad que se
pretende lograr con los sistemas OCDMA.
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Figura 6.15: a). Codificada con la matriz de cddigo 9 méas canales interferentes en
frecuencia y tiempo, b) Seniales interferentes (codificada con M22 més canales inter-
ferentes en frecuencia y tiempo), c¢) Decodificada y d) Correlacion cruzada.
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Capitulo 7

CONCLUSIONES Y LINEAS
ABIERTAS

7.1. Conclusiones

A lo largo de esta tesis se han estudiado los sistemas multiusuario OCDMA y
los mecanismos 6pticos de codificacién tanto coherentes basados en SSFBGs como
incoherentes basados en codificacién 2D. Durante este estudio se trataron temas como
el modelado matemético del ruido y de la calidad del sistema asociado a los sistemas
OCDMA coherentes, el comportamiento de los dispositivos codificadores basados en
redes de difraccion de Bragg y alternativas a sus métodos de diseno. Con ello se
encontré que efectivamente OCDMA es una técnica que puede brindar una solucién
como técnica de acceso al medio, trabajando sola o en asocio con técnicas como
WDMA u OTDMA. Por otra parte, se estudiaron también las técnicas de codificacion
y decodificacion 6ptica como alternativa para la conformacion de etiquetas Opticas que
permitan la identificaciéon de rafagas o paquetes en redes épticas de conmutacién de
este tipo. Por ultimo se trabajo en el diseno de cédigos en dos dimensiones y la
respectiva implementacion del demostrador incoherente. A continuacion se desglosa
en méas detalle los aspectos estudiados en cada uno de los capitulos.

En el capitulo 2, se desarroll6 un completo modelo del ruido que afecta a los
sistemas OCDMA de tipo coherente, partiendo de un modelo previo descrito en [37].
En primer lugar se ampli6 lo planteado en [37], incluyendo tres caracteristicas nuevas;
1. Una funcion s(t) que representa cualquier forma del pulso de entrada que se desee
considerar, 2. Receptores con ancho de banda variables, para poder incluir el ruido
fuera del tiempo de chip de la senal objetivo. De esta manera se tenian en cuenta,
no solo sistemas que utilizasen técnicas de time gating sino también aquellos que
tuviesen receptores con anchos de banda inferiores. Y 3. Respuesta impulsiva del
receptor hro(t) arbitraria. Estas primeras inclusiones proporcionaron un modelo maés
realista, que permitié evaluar la forma como la BER disminuye en el sistema a medida
que el ancho de banda del receptor disminuye.

Por otra parte [37], solo planteaba el modelo para sistemas que utilizaban técnicas
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de modulacion OOK, sin embargo conociendo las ventajas de la modulaciéon DPSK y
aprovechando su reciente demostracion experimental en sistemas OCDMA [40, 114,
39], se adiciono el modelado usando este tipo de modulaciéon. Con este nuevo modelo
es posible ver que el comportamiento de la BER es casi 4 veces mejor cuando se usa
modulacién DPSK que cuando se usa modulaciéon OOK.

Otro aspecto interesante cubierto dentro de este mismo capitulo, es el hecho de
analizar el sistema bajo hipotesis asincrona. Esta suposicion se realiza conociendo que
el ancho del chip (o.) no es necesariamente igual al tiempo de chip (T¢), y que el trafico
de cada usuario esta totalmente incorrelado. Considerando estos dos parametros se
realizé el andlisis tanto para sistemas con modulacion OOK como para modulacién
DPSK. En ambos casos se observo que el sistema mejoraba dependiendo del valor de
la relacion 7=. A medida que dicha relacion se hacia mas pequena la BER disminuia,
no obstante ‘el aumento en el rendimiento del sistema implica un consumo superior
de ancho de banda al requerir transmitir pulsos més estrechos.

Dos aspectos adicionales fueron estudiados dentro del modelo planteado en el capi-
tulo 2, uno de ellos fue la inclusiéon de lo que se llamo ganancia de thresholding, que
equivale a representar el uso de técnicas de thresholding. Con esta variable inclu-
ida, se pudo comprobar que es posible reemplazar las técnicas de time gating por
la de thresholding, obteniendo como ventaja adicional el no requerir sincronizacién.
Finalmente en este capitulo se analiz6 el efecto que tenia sobre la senal recuperada
la polarizacion de las sefiales interferentes respecto a la sefial objetivo. Se analizo el
sistema suponiendo un comportamiento aleatorio de la polarizacién encontrando que
el impacto sobre el sistema era despreciable.

Con respecto al diseno, construccion e implementacion de los dispositivos codi-
ficadores y decodificadores en el capitulo 3 se realiza una completa resena de los
dispositivos basados en redes de difraccion de Bragg superestructuradas. En este
capitulo se parte de la teoria general de las redes de difraccion de Bragg, hacien-
do énfasis en las FBGs superestructuradas. A continuacion, se explico la forma como
se disenaron los cédigos Gold, que fueron implementados sobre las SSFBGs. Poste-
riormente se describi6 el procedimiento y las principales variables a tener en cuenta
durante la construcciéon de las SSFBGs. Teniendo las SSFBGs construidas se pro-
cedidé a describir el proceso de codificacién y decodificacién, los dispositivos usados y
los equipos empleados para realizar las mediciones. Con los resultados obtenidos se
observod la dependencia que existe entre la sintonia en longitud de onda y la temper-
atura y a partir de alli se realiz6 el estudio de dicha dependencia. De este estudio
se concluyo6: 1. El efecto de los cambios de temperatura es mayor en la medida que
la longitud de la SSFBG aumenta, 2. Para poder mantener el sistema estable y sin
pérdidas por desintonia la temperatura debe ser mantenida constante durante todo
el proceso, en nuestro sistema se alcanz6 una precisiéon de 0.1 grado centigrado. Por
altimo, y basandonos en el estudio anterior se propuso que la desintonia en longi-
tud de onda causada por los cambios de temperatura fuese utilizada como un factor
de multiplexacién adicional dentro de este tipo de sistemas. La desintonia requerida
para conseguir un desvanecimiento total del pulso estaba entre los 10 y los 20 pm,
lo cual corresponde a una pequena fracciéon del espectro ocupado por la senal cod-
ificada que es cercano a los 2 nm. Se verifico) experimentalmente que la desintonia
por longitud de onda permite obtener niveles equivalentes de MUI a los que se ob-
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tienen cuando se realiza un procedimiento estiandar de codificacion y decodificacion.
En consecuencia pudimos concluir que la desintonia se puede emplear para expandir el
ntmero de palabras co6digo disponibles o para seleccionar activamente distintos pares
codificador/decodificador sin requerir ancho de banda 6ptico adicional.

Una de las desventajas de las redes de difraccion de Bragg son sus pérdidas de in-
sercion. Para resolver este problema se ha propuesto por diferentes autores, apodizar
el nivel de reflectividad local de la SSFBG, sin embargo esto produce una deforma-
cién de la respuesta impulsiva de las SSFBGs ya sea por las miltiples reflexiones
o por las perdidas de potencia que se dan a medida que la senal recorre la red de
difraccién. Por ello en el capitulo 4 se analizé el comportamiento de las redes de
alta reflectividad y se propuso el disefio de dispositivos cod/decodificadores basados
en SSFBGs de alta reflectividad mediante el método de sintesis DLP. Con los dispos-
itivos obtenidos gracias a este novedoso procedimiento, se dio una solucién integral al
problema, reduciendo las pérdidas de potencia y evitando la deformaciéon que podria
sufrir la respuesta impulsiva al elevar el indice de reflectividad como consecuencia de
las multiples reflexiones. Mediante el procesado de la senal realizado con las nuevas
SSEFBGs, se consiguen los mismo resultados que usando redes de baja reflectividad,
como las descritas en el capitulo 3, pero consiguiendo reducir las perdidas de potencia
en aproximadamente 5 dB por cada dispositivo cod/decodificador (10 dB en el enlace
completo).

La codificacion optica no solo es ttil cuando se quiere identificar un usuario dentro
de la red, también es posible utilizarla como técnica para generar etiquetas en redes
de paquetes o rafagas todo Opticas. Precisamente en el capitulo 5 se abordé esta
aplicacidn, alli se describe brevemente en que consiste el uso de etiquetas 6pticas y al-
gunas de las propuestas realizadas para tal implementacién. Las propuestas realizadas
son, en su mayoria, muy novedosas pero al momento de una aplicaciéon practica de-
bido a su complejidad pierden los objetivos buscados, como son disminuir la latencia y
conseguir sistemas de sencilla operacién. Por tal motivo en este capitulo se propuso la
reutilizaciéon de los picos de autocorrelacion que habian sido recuperados de procesos
previos, para ser recodificados y vueltos a usar como etiquetas para nuevos paquetes.
Mediante este procedimiento se consigue reducir el nimero de fuentes pulsadas en ca-
da nodo y se evita la necesidad de sincronismo. La demostracién del reuso de pulsos
de autocorrelacion se realizé primero mediante simulacién y posteriormente se veri-
fic6 experimentalmente su viabilidad. Con los experimentos planteados se demostroé la
posibilidad de realizar 4 saltos entre nodos 6pticos sin perder la capacidad de detectar
correctamente la etiqueta. Ademas se demostré que los receptores requeridos para la
deteccion de dichos pulsos recodificados no deberian tener exigentes parametros de
ancho de banda o tener implementadas técnicas de time gating o thresholding.

En el capitulo 5 también se estudiaron los efectos que tiene la dispersion sobre las
senales codificadas propagéndose por una fibra 6ptica estandar. Con este estudio se
pudo concluir que el efecto que pueda llegar a tener la dispersion sobre las senales
dependera no solo de la distancia recorrida por la senal, sino también de la palabra
c6digo que se este utilizando. En general se pudo comprobar que aplicaciones que
usen cod/decodificacion optica pueden ser implementadas como soluciones de ultima
milla sin requerir ningin tipo de compensacion, pero en aquellas donde se supere
dicha longitud se debera verificar la necesidad de usar técnicas de compensacion de
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dispersion.

El acceso miiltiple por divisién en cédigo también puede ser implementado usan-
do codigos unipolares mediante codificaciéon en amplitud. La codificacién de codigos
unipolares tiene grandes desventajas con respecto a la codificacién coherente que usa
cddigos bipolares o multipolares, sin embargo tiene la ventaja de no ser afectada por
el ruido de batido y ser sencilla de implementar. Si ademés agregamos que se puede
codificar usando c6digos en dos dimensiones, encontramos que es posible solucionar
algunas de las desventajas de los sistemas incoherentes. Por ello el capitulo 6 se
dedico a tratar el tema de los sistemas incoherentes. Lo primero que se midi6 fue la
separacion minima requerida entre frecuencia de canales para que se pueda considerar
el sistema como incoherente. El experimento realizado consistié en medir el ruido de
batido producido entre dos canales superpuestos. Se verificé que el batido decrecia
a medida que la coincidencia en longitud de onda disminuia. Para el experimento
propuesto el ruido de batido casi desaparecia al alcanzar los 800 pm de separacién en
longitud de onda entre canales. Esta misma distancia es a partir de la cual consider-
amos el sistema como incoherente, aunque, podria ser algo menor si tenemos en cuenta
que la magnitud del ruido cae 3 dB a los 700 pm o que la penalizacién del diagrama
de ojo nos podria permitir llegar a los 600 pm, de acuerdo a la calidad de los detec-
tores, al tamano del pulso de entrada o al sincronismo del sistema. Posteriormente
se disen6 un c6digo en dos dimensiones y se realiz6 la implementaciéon practica de 2
de ellos (codificadores y decodificadores) incluyendo para los experimentos canales de
interferencia en tiempo y en frecuencia. Se demostré que en un sistema de este estilo
debidamente sincronizado el ruido caera por fuera de la senal objetivo y que con un
adecuado enventanado de la senial se puede eliminar esta interferencia. El ruido que
afecta directamente sobre la senal objetivo ocasiona un decremento en la apertura
del ojo, no obstante al no existir batido entre las senales es posible su eliminacion
utilizando técnicas de thresholding.

7.2. Lineas Abiertas

Los sistemas OCDMA tienen aspectos muy diversos, en esta tesis se han estudiado
algunos de ellos logrando obtener resultados satisfactorios y que a su vez ha genera-
do posibles nuevas lineas de investigacion. A continuacién enumeramos dichas lineas
agrupadas segun los temas tratados en esta tesis.

7.2.1. Modelado de Sistemas OCDMA.

= Adicionar al modelo del capitulo 2, los efectos de la dispersion, las no linealidades
de la fibra 6ptica, para evaluar su incidencia sobre la BER del sistema. Dentro
de este modelo también seria posible considerar longitudes de c6digo superiores
sin disminuir la tasa de transmision lo que permitiria evaluar hasta que punto
el sistema puede ser inmune a la interferencia intersimbolo (ISI).

= Profundizacion en el modelado del ruido en los sistemas OCDMA de tipo in-
coherente. Asi como se realizo en el capitulo 2, para los sistemas OCDMA de
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tipo coherente, asi mismo se propone continuar con el modelado de los sistemas
incoherentes.

7.2.2. Diseno, Fabricaciéon e Implementacién de Dispositivos
Codificadores y Decodificadores

= Disenar, fabricar e implementar dispositivos cod/decodificadores basados en
SSFBGs con diferentes alternativas de codigos, ya sean de mayor extension
(127 6 511 chips) o m-arios. Con el objeto de verificar las ventajas de contar
con cédigos més largos, es decir, con mejores propiedades de autocorrelacién y
correlacion cruzada. También se puede con ello comprobar hasta que punto una
mayor longitud de SSFBG seria inconveniente, en el sentido de percibir mayor
desintonia en longitud de onda a causa de variaciones en la temperatura.

7.2.3. Aplicaciones de las Tecnologias de Cod/decodificacion
Todo Optica

= Implementar un nodo para una red de conmutacion de etiquetas o rafagas op-
ticas que emplee el reuso de picos de autocorrelacion, verificando su viabilidad
y evaluando las ventajas que tiene un procesamiento completamente éptico.

= Realizar un estudio de las familias de codigos utilizadas en sistemas de con-
mutacién de etiquetas opticas, con el objetivo de encontrar los més apropiados
para ser utilizados en este tipo de sistemas.

= Segun el estudio realizado del efecto de la dispersion sobre las senales codificadas,
se encontro que si el pulso es muy estrecho se vera mas afectado por la disper-
sion, pero si es demasiado ancho puede disminuir la capacidad de codificaciéon
de los dispositivos. Por ello se debe profundizar en dicho estudio, procurando
encontrar una relaciéon éptima entre el tamano del chip y el tamano del pulso
de entrada para conseguir una senal correctamente codificada y mas resistente
a la dispersion.

7.2.4. Sistemas Incoherentes

= Estudiar los cédigos en 2 dimensiones buscando aquellos que proporcionen un
apropiado rendimiento en términos de eficiencia espectral y que permitan re-
alizar comunicaciones de tipo asincrono.

= Proponer e Implementar un sistema OCDMA incoherente, con el maximo namero
de usuarios posibles y de forma asincrona. Con este sistema se podra medir el
impacto del ruido sobre la BER, del sistema y la posibilidad de transmitir senales
codificadas de forma asincrona.
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