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DESCRIPCIoN 

C6digo de correccion de errores adaptativo para comunicaciones de datos a traves de una fibre 6ptica de plastic° 

La presente invenciOn se refiere a una transmision de datos a traves de una fibra 6ptica de plastic°. En particular, la 

presente invencion se refiere a un metodo y a un aparato para transmitir y recibir datos a traves de una fibre optica 

5 de plastic° usando un c6digo de correccion de errores adaptativo y un esquema de modulaciOn. 

Antecedentes de la invencion 

Los sistemas de comunicaciones actuales utilizan diversos tipos de interfaces de cable y radio. Los mas fiables son 

las fibras 6pticas de vidrio que tambien permiten tasas de transmisiOn muy altas. Por otro lado, los cables de cobre 

todavia forman parte de las lineas telefonicas que tambien se usan para la transnnisiOn de datos. Especialmente en 

10 las ultimas decadas, las comunicaciones inalambricas se han desarrollado rapidamente. Todos estos medios de 

transporte de datos tienen sus propias caracteristicas y son adecuados para su innplantaciOn en escenarios y 

arquitecturas diferentes. 

Las fibras opticas de vidrio (GOF) se usan en la actualidad especialmente para la comunicacion que requiere un 

ancho de banda muy alto y una atenuaciOn muy baja. Puesto que las fibras opticas de vidrio tienen diametros muy 

15 pequerios y apertures numericas (NA) bajas su instalacion requiere herramientas de conexi6n especiales y caras e 

instaladores expertos. 

Otra posibilidad es la implantacion de fibres opticas de plastic° (POF), por ejemplo, basadas en polimetacrilato  

(PMMA) con un diametro de nixie° mayor (aproximadamente 1 mm) y una aperture numerica alta (NA de 

aproximadamente 0,3 a 0,5). La fibra 6ptica de plastic° menos cara y mas usada es una SI-POF con una apertura 

20 numerica de 0,5. Sin embargo, tambien hay una SI-POF con una aperture numerica baja de 0,3 que permite tasas 

de transmision de datos mayores asi como PMMA GI-POF con un producto ancho de banda-longitud prOximo a 1 

GHz x 100 metros. PMMA tiene varies ventanas de atenuacion que permiten usar POF con diferentes fuentes de luz 

visible desde diodos emisores de luz (LED) azules a rojos o diodos laser (LD) rojos. 

En comparacion con GOF, las fibras 6pticas de plastic° tienen la ventaja de una instalacion muy facil. Pueden 

25 implantarse por instaladores profesionales o no profesionales usando herramientas basicas tales como tijeras o 

cOters y conectores de plastic° baratos. Soporta una desalineacion y vibraciones fuertes de modo que puede 

instalarse en entornos industriales y de automociOn sin perdida de capacidad de comunicaci6n. Las conexiones POF 

tambien tienen una tolerancia al polvo residual en as caras terminates mucho mayor que GOF, debido al diametro 

de nixie° mayor. 

30 Puesto que la transmision a traves de POF es optica, las fibras Opticas de plastic° son completamente inmunes at 

ruido electric°. Por tanto, el cableado de cobre existente no interferira con los datos que pasan por las fibres Opticas 

de plastic° por lo que puede instalarse incluso junto a un cableado electric°. Los conectores de fibra Optica de 

plastic° y la optoelectronica para POF son principalmente piezas de consumo de bajo coste que permiten a los 

instaladores ahorrar en costes de cable y en tiempo de instalaciOn, prueba y mantenimiento. Las fibres 6pticas de 

35 plastic° se han empleado ampliamente, en particular, para redes de entretenimiento informativo (infotainment) en 

coches y ahora pueden encontrarse como norma global para redes de a bordo para coches, de alta velocidad, tales 

como transporte de sistemas orientados a medics (MOST). 

La figura 1 ilustra un ejemplo de un sistema para la transmisi6n y recepci6n de datos a traves de POF. La 

transmisi6n a traves de fibras 6pticas de plastic° se basa en una modulacion de intensidad de luz con detecciOn 

40 directa. La serial que va a transmitirse se genera desde un circuito digital 110 para codificar y modular la infornnaciOn 

de flujo de bits de usuario y se pasa a un extremo frontal analogic° (AFE) de transmisor (Tx) 120 para una 

conversion de datos digitales en una serial electrica para controlar el elemento emisor de luz 130. Despues de esta 

conversion de la serial electrica en una serial Optica, esta Ultima se introduce entonces en la fibra optica 150. Los 

convertidores electroopticos usados para las fibres Opticas de plastic° son normalmente diodos emisores de luz 

45 (LED) caracterizados por propiedades tales como una longitud de onda pico, un ancho de longitud de onda o 

distribucion modal de lanzamiento. 

Durante la transmision de la serial a traves de fibras opticas de plastic° 150, la luz se ve afectada por una 

atenuacion fuerte asi como una distorsion debida principalmente a una dispersion modal. La dispersion modal este 

provocada por modos de luz diferentes que se propagan en la fibra en trayectorias diferentes y con velocidades y 

50 atenuaciones diferentes, dando como resultado tiempos de Ilegada diferentes en el receptor. La serial 6ptica tambien 

se ve afectada por un denominado acoplamiento de modos en el que la energia de modos de orden superior se 

transfiere a modos de orden inferior y viceversa. En consecuencia, se ensancha un impulso 6ptico que conduce a 

una disminucion del ancho de banda de la serial. 

En un receptor, la serial Optica de la fibra Optica de plastic° 150 se convierte en intensidad electrica por medio de un 

55 convertidor optoelectrico 170 tal como un fotodiodo. Entonces, la serial electrica se procesa por el extremo frontal 

analogic° (AFE) 180. En particular, se amplifica, entre otras cosas mediante un amplificador de transimpedancia 

(TIA) y se conecta a un receptor digital 190. El TIA es normalmente la fuente de ruido mas importante que limita la 
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sensibilidad final del sistema de comunicaci6n. 

Con respecto a la tecnologia de transmision de datos, GOF ha estado usando satisfactoriamente una modulacion sin 

retorno a cero (NRZ). En particular, los sistemas de comunicaciOn por fibra de vidrio actuales utilizan principalmente 

codificacion de linea 8b/10b NRZ o 4b/5b NRZI, que requiere una tasa de baudios de 1,25 GHz y 125 MHz para 

5 soluciones de 1 Gbps y 100 Mbps, respectivamente. Por tanto, as soluciones de fibra Optica de plastic° actuales 

tambien han adoptado una modulaciOn NRZ para comunicaciones de datos. Sin embargo, las fibras 6pticas de 

plastic° tienen una respuesta en frecuencia y tiempo diferente de la de las fibras de vidrio y tambien tienen una 

atenuacion considerablemente mayor. Como medio de comunicacion, las fibras 6pticas de plastic° muestran una 

dispersi6n modal muy alta debido a su importante retardo de modo diferencial y atenuaci6n de modo diferencial. Los 

10 fotodiodos de area grande requeridos para el acoplamiento con una fibra tienen normalmente un ancho de banda 

limitado. En vista de la respuesta en frecuencia de una fibra 6ptica de plastic°, son posibles soluciones que soportan 

100 6 150 Mbps de hasta aproximadamente 50 metros; sin embargo, parece que no puede conseguirse 1 Gbps sin 

una tecnologia mas avanzada. 

La figura 2A muestra una variaciOn del ancho de banda Optic° de POF (eje y, en MHz) en funcion de la longitud de 

15 fibra (axis x, en metros). La figura 2B muestra la variacion del producto ancho de banda-longitud (eje y, en MHz 

100 m) en funci6n de la longitud de fibra. En este caso, la fibra es una SI-POF con una aperture numerica NA de 0,5 

(en particular, modelo Mitsubishi Eska-GH4001) y la fuente de luz es un RCLED con FWHN en condiciones de 

lanzamiento NA de 0,31, un pico de longitud de onda de 658 nan6metros y un ancho de longitud de onda FWHN de 

21 nan6metros. Tal como puede observarse a partir de la figura 1, una respuesta plena adecuada para una tasa de 

20 baudios de 1,25 GHz deseada es solo posible en los primeros metros de la fibre Optica de plastic°. Para una fuente 

de luz laser, el ancho de banda Optic° en funci6n de la longitud es muy similar. Por tanto, el cuello de botella de 

ancho de banda se produce por las fibras 6pticas de plastic° independientemente de lo rapida que sea la fuente de 

luz porque el factor de limitacion es, en particular, la dispersion modal por el acoplamiento de modos en la fibra. 

El documento "DC-Free Coset Codes" de R. H. Deng et a!, en IEEE Trans. on Inf. Theory, vol. 34. N.° 4, julio de 

25 1988 describe c6digos por clases laterales en bloque para su uso en enlaces de fibre 6ptica de alta velocidad. 

El documento "KDPOF, the path to gigabit POF" de Pardo et al. de la 19th International Conference on Plastic Optical 

Fibers (POF 2010) en Yokohama, Jap6n muestra en la figura 2 un esquema de un codificador de tres niveles con 

codigos BCH, mapeo y transformaci6n de los simbolos codificados sugerido para su aplicacian en transmision a 

traves de fibra 6ptica de plastic°. 

30 Sumario de la invencidn 

En vista de las limitaciones mencionadas anteriormente de la tibia 6ptica de plastic°, el objetivo de la presente 

invencion es proporcionar un sistema de transmisi6n eficaz y adaptativo basado en fibres 6pticas de plastic°. 

Esto se consigue mediante las caracteristicas de las reivindicaciones independientes. 

Se exponen realizaciones ventajosas adicionales en las reivindicaciones dependientes. 

35 El empleo de fibre Optica de plastic° proporciona muchas ventajas. En particular, con respecto a los medios de 

transmisi6n inalambricos y electricos, las POF soportan una interferencia electromagnetica. En comparaci6n con la 

fibre 6ptica de vidrio, POF permite una instalacion mas fad, es menos cara y proporciona mayor robustez con 

respecto a las conexiones. La presente invenciOn aprovecha las ventajas de POF y proporciona un sistema 

adaptativo que permite una comunicaci6n con tasa de transmisi6n de datos alta a traves de POF. 

40 La fibra 6ptica de plastic° en este caso es cualquier fibra 6ptica comercialmente disponible hecha de plastic°. La 

presente invencion se refiere a un procesamiento digital que va a realizarse en el transmisor antes de que la serial 

se convierta en valores analOgicos para controlar un elemento emisor de luz para generar la serial Optica inyectada 

en POF y/o en el receptor despues de que la señal 6ptica se haya detectado por un elemento fotoelectrico.  

La codificacion por clases laterales de tres niveles es una codificaci6n por clases laterales de mUltiples niveles que 

45 proporciona una constelaciOn multidimensional en la que los bits que seleccionan entre clases laterales del primer 

nivel se codifican mejor que los bits que seleccionan entre clases laterales del segundo nivel y/o los puntos de la 

constelaciOn. Los bits que seleccionan una clase lateral estan mejor protegidos que los bits que especifican el punto 

de la constelacion. Los bits que seleccionan la clase lateral en un nivel inferior estan mejor protegidos que los bits 

que seleccionan una clase lateral en un nivel superior del c6digo por clases laterales de multiples niveles. 

50 Se proporciona adaptabilidad a posibles cambios de las condiciones de canal mediante la posibilidad de 

definir/seleccionar el numero de bits en las ties divisiones de datos, por ejemplo, de entre configuraciones %/elides 

predefinidas soportadas por la codificaci6n, mapeo, transformaci6n reticular y numero de estados de modulacion de 

dominio de tiempo empleados. Adernas, la capacidad de selecciOn o bien del segundo o bien del tercer cOdigo BCH 

en el segundo nivel proporciona una posibilidad incluso mas fina de conseguir una eficacia espectral deseada, 

55 especialmente eficacias espectrales inferiores. 
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Ventajosamente, el metodo de la presente invencian comprende adernas una etapa de seleccionar en el segundo 

nivel el segundo o el tercer codigo BCH basandose en, por ejemplo, condiciones de canal. La seleccion del 

procesamiento que va a realizarse en el segundo nivel debe Ilevarse a cabo de manera sincrona en el transmisor y 

en el receptor. Esto puede conseguirse, por ejemplo, definiendo un protocolo adecuado para un intercambio de 

5 mensajes entre el transmisor y el receptor y/o reglas/condiciones para la conmutaci6n. De la misma manera, puede 

configurarse la seleccian del nOmero de bits introducidos en los niveles respectivos. El nOrnero de bits en los niveles 

segundo y tercero pueden ser cero para algunas configuraciones. 

En general, un algoritmo adaptativo para una eficacia espectral del codificador por clases laterales de tres niveles 

puede establecerse basandose en la relacian serial a ruido (SNR) o calidad de recepciOn medida en el receptor (tal 
10 como tasa de errores de bits, tasa de errores de bloques o cualquier otra medida de calidad). El receptor puede 

alimentar entonces esta informaci6n al transmisor. Esto se realiza ventajosamente empleando cabeceras de capa 

fisicas (o una parte de tales cabeceras) definidas para este fin y transmitidas a traves de un canal de realimentaci6n. 

Sin embargo, la presente invencion no se limita al mismo y puede emplearse cualquier mecanismo para la 

conmutacion. Por ejemplo, el receptor puede medir un indicador de calidad tal conno se indico a modo de ejemplo 
15 anteriormente y, basandose en el mismo, estimar una configuracion de codificador apropiada, que se sefializa 

entonces al transmisor. El canal de realimentaciOn puede estar previsto dentro de cabeceras de paquete de los 

paquetes de capa fisica o, alternativamente, en paquetes dedicados para tal canal de realimentacion. La indicacion 

de calidad puede enviarse regularmente en periodos de tiempo predefinidos / en instancias de tiempo predefinidas, o 

pueden enviarse de manera irregular tan pronto como se requiera un cambio en los ajustes del codificador, por 

20 ejemplo debido a un cambio en la calidad de canal. 

Segim esta informaci6n (indicacion de calidad) el transmisor puede conmutar entonces la configuracion de MLCC y 

serializar la conmutaci6n al receptor codificando una indicaciOn correspondiente dentro de la cabecera de capa 

fisica. El cambio de configuraci6n se sincroniza de esta manera por medio de su serializacion dentro de una 

cabecera para garantizar que el receptor pueda decodificar siempre apropiadamente los datos. Por otro lado, la 

25 cabecera usa preferiblemente un esquema de codificaciOn MLCC fijo configurado con la eficacia espectral mas baja, 

de modo que la cabecera pueda decodificase robustamente en cualquier condici6n de ruido y distorsi6n, para la que 

se haya disefiado el sistema. Sin embargo, el mecanismo de conmutaci6n descrito anteriormente es solo un ejemplo 

y la presente invencion tambien puede funcionar con otros mecanismos de conmutacion. 

Preferiblemente, los c6digos BCH binarios segundo y tercero tienen el mismo polinomio primitivo. Esto permite usar 
30 la misma implementaciOn de segundo nivel para tanto el segundo como el tercer c6digo. 

SegOn una realizacion ventajosa de la presente invencion, el primer codificador BCH genera palabras de codigo con 

2044 bits basandose en 1637 bits de informaci6n de entrada, y/o el segundo codificador BCH genera palabras de 
codigo con 2044 bits basandose en 2022 bits de informaci6n de entrada, y el tercer codificador BCH genera palabras 

de c6digo con 1022 bits basandose en 1000 bits de informaciOn de entrada. Esta configuracion es particularmente 

35 adecuada para la tasa de transmisi6n deseada de aproximadamente 1 Gbps. Sin embargo, la presente invencion no 

se limita a la misma. La longitud del polinomio primitivo asi como el c6digo particular se seleccionara preferiblemente 
segOn los requisitos del sistema. 

Ventajosamente, el mapeo es uno de un mapeo de Gray QPSK, un mapeo BPSK, Z2 o RZ2, la transformaci6n 

reticular incluye traslacion, ajuste a escala y/o rotaci6n de un simbolo, y/o la modulaciOn de dominio de tiempo es M-
40 PAM. En particular, el mapeador de primer nivel puede ser un mapeador de Gray QPSK, el mapeador de segundo 

nivel puede ser o bien el mapeador de Gray QPSK o bien un mapeador BPSK dependiendo del c6digo BCH 

seleccionado, y el mapeador de tercer nivel es un mapeador Z2 o RZ2 (siempre que sea posible de Gray). Un mapeo 
de Gray tiene la ventaja de que el error de detectar, en lugar de un punto de la constelacion, otro punto de la 

constelaciOn cercano, da como resultado un numero inferior de errores de bits, por ejemplo, un error de un solo bit. 
45 Se observa que la presente invencion no se limita a M-PAM como modulacion. En general, la presente invencion 

tambien puede funcionar bien con modulaciones de diferencia, tales como una M-PAM de diferencia basada en un 

dispositivo de cuantificaciOn. Tambien pueden considerarse otras modulaciones de dominio de tiennpo tales como 

modulaciones por desplazamiento de fase, sin embargo, las mismas conducirian probablemente a un sistema 

menos eficaz. 

50 Preferiblemente, el metodo comprende ademas una etapa de precodificacion de Tomlinson-Harashima aplicada a 

los simbolos modulados. Sin embargo, tambien son posibles otros enfoques de ecualizaciOn para la presente 

invencion. Por ejemplo, en lugar de precodificacion, puede aplicarse un ecualizador con prealimentaciOn en el 

receptor. Esto puede ser mas adecuado para sistemas en los que es dificil de implementar un canal de 

realimentacion del receptor al transmisor. Se observa que estos han sido sOlo ejemplos y la presente invenciOn 
55 tambien puede funcionar con cualquier otra tecnica de ecualizaci6n. 

SegOn una realizacion preferida de la presente invencion, se proporciona un circuito integrado, que implementa 

cualquiera de los metodos descritos anteriormente. 

Ventajosamente, se proporciona un sistema para transmitir datos digitales a traves de una fibra 6ptica de plastic°. El 

sistema comprende un transmisor que incluye un aparato de codificaciOn tal como se describi6 anteriormente, un 
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convertidor electrooptico para convertir la serial codificada en serial 6ptica y para inyectar la serial 6ptica en la POF, 

un elemento de detecci6n optoelectrico para transformar una serial optica recibida desde la POF en una serial 

electrica, y un decodificador tal como se describio anteriormente para decodificar la serial recibida. 

Los anteriores y otros objetos y caracteristicas de la presente invenciOn resultaran mas evidentes a partir de la 

5 siguiente descripci6n y la realizacian preferida proporcionada junto con los dibujos adjuntos en los que: 

la figura 1 es un dibujo esquematico que ilustra un ejemplo de un sistema para la transmisi6n y recepci6n de datos a 

traves de POF; 

la figura 2A es una grafica que ilustra un ancho de banda 6ptico de una fibra Optica de plastic° en funcion de su 

longitud; 

10 la figura 2B es una grafica que ilustra un producto entre el ancho de banda 6ptico y la longitud en funci6n de la 

longitud; 

la figura 3 es un diagrama de bloques que ilustra la funcionalidad de la precodificaciOn de Tomlinson-Harashima; 

la figura 4 es una grafica que ilustra el rendimiento de transmisi6n de la precodificaciOn de Tomlinson-Harashima; 

la figura 5A es un diagrama de bloques que ilustra un codificador segOn la presente invenciOn; 

15 la figura 5B es un diagrama de bloques que ilustra un decodificador segim la presente invenciOn; 

la figura 6 es un diagrama de bloques que muestra un transmisor con una codificaci6n por clases laterales de tres 

niveles y modulacion segun una realizacion de la presente invencion; 

la fig ura 7 es un diagrama de bloques que ilustra una arquitectura de ejemplo de un mapeador; 

la figura 8 es un diagrama de bloques que ilustra una implementaciOn de un mapeador de Gray a binario; 

20 la figura 9 es un diagrama de bloques que ilustra una arquitectura de ejemplo de un mapeador para un caso 

especial; 

la figura 10 es un diagrama de bloques que ilustra un ejemplo de la operaci6n de traslacion reticular para un primer 

nivel; 

la figura 11 es un diagrama de bloques que ilustra un ejemplo de la operaci6n de traslaciOn reticular, ajuste a escala 

25 y rotacion para un segundo nivel; 

la figura 12 es un diagrama de bloques que ilustra una transformaciOn reticular de ejemplo para un tercer nivel; 

la figura 13 es un diagrama de bloques que ilustra un ejemplo de la implementacian de sumador reticular (suma de 

vectores); 

la figura 14 es un diagrama de bloques que ilustra un ejemplo de una transformacion reticular de segunda etapa; 

30 la figura 15 es un diagrama de bloques que ilustra una implementaciOn de ejemplo de una operaciOn de modulo; 

la figura 16 es un diagrama de bloques que ilustra la salida de modulaciOn M-PAM; 

la figura 17 es una tabla que incluye configuraciones validas del codigo MLCC segOn una realizaciOn ventajosa de la 

presente invencion; 

la figura 18 incluye diagramas de constelacion para el primer y el segundo nivel, para constelaciones despues del 

35 mapeo y la transformacion reticular, y para la constelacion final, suponiendo la segunda configuraciOn de la figura 

17; 

la figura 19 incluye diagramas de constelaciOn para el primer y el segundo nivel, para constelaciones despues del 

mapeo y la transformaciOn reticular, y para la constelacion final, suponiendo la tercera configuraciOn de la figura 17; 

la figura 20 incluye diagramas de constelacion para el primer, segundo y tercer nivel, para constelaciones despues 

40 del mapeo y la transformacion reticular, y para la constelacion final, suponiendo la cuarta configuraciOn de la figura 

17; 

la figura 21 incluye diagramas de constelacion para el primer, segundo y tercer nivel, para constelaciones despues 

del mapeo y la transformacion reticular, y para la constelacion final, suponiendo una la sexta configuracion de la 

figura 17; 

45 la figura 22 es una grafica que representa curvas de tasa de errores de bits para velocidades de cOdigo BCH 
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diferentes en el primer nivel; 

la figura 23 es una grafica que representa curvas de tasa de errores de bits para el primer nivel y el segundo nivel 

asi como para todo el esquema sin c6digo BCH en el segundo nivel; 

la figura 24 es una grafica que representa curvas de tasa de errores de bits para el primer nivel y el segundo nivel 

5 asi como para todo el esquema con un codigo BCH que puede corregir un Onico error de bit en el segundo nivel, y 

en el que se codifica 1 bit por dimensiOn en el segundo nivel; 

la figura 25 es una grafica que representa cunias de tasa de errores de bits para el primer nivel y el segundo nivel 

asi como para todo el esquema con un c6digo BCH que puede corregir dos errores de bits en el segundo nivel, y en 

el que se codifica 1 bit por dimensi6n en el segundo nivel; 

10 la figura 26 es una grafica que representa cunias de tasa de errores de bits para el primer nivel y el segundo nivel 

asi como para todo el esquema con un c6digo BCH que puede corregir dos errores de bits en el segundo nivel, y en 

el que se codifican 0,5 bits par dimension en el segundo nivel; 

la figura 27 es una grafica que representa curvas de tasa de errores de bits para el primer nivel, el segundo nivel y el 

tercer nivel asi coma para todo el esquema; 

15 la figura 28 es una grafica que ilustra una estimacion de potencia de enlace para condiciones predefinidas y tres 

bandas diferentes; 

la figura 29 es un diagrama de flujo que ilustra un metodo de codificacion segiin una realizacion de la presente 

invencion; 

la figura 30 es un diagrama de bloques que muestra un decodificador con una decodificacian por clases laterales de 

20 tres niveles y demodulacion segOn una realizacion de la presente invenciOn; 

la figura 31A es un diagrama de bloques que ilustra la precodificaci6n de Tomlinson-Harashima adaptada segim una 

realizacion de la presente invencion; 

la figura 31B es un diagrama de bloques que muestra un ecualizador con prealimentacion, que puede usarse con la 

presente invencion; 

25 la figura 31C es un diagrama de bloques que muestra un ecualizador con realimentacion de decisiones, que tambien 

puede usarse con la presente invenciOn; 

la figura 32 es un diagrama de bloques que ilustra un modulador diferencial segun una realizaciOn de la presente 

invenciOn; 

la figura 33 es un diagrama de bloques que ilustra un demodulador diferencial segun una realizacion de la presente 

30 invencion; y 

la figura 34 es un diagrama de flujo que ilustra un metodo de decodificaci6n segun una realizaciOn de la presente 

invenciOn. 

Descripcion detallada 

El problema que subyace a la presente invencion se basa en la observacion de que las tecnicas usadas 

35 normalmente para la fibra de vidrio Optica no son suficientes para conseguir una transmisi6n eficaz de datos a traves 

de una fibra optica de plastic°. Debido a una diferencia entre caracteristicas de canales de fibra optica de plastic° en 

comparacion con los canales de fibras opticas de vidrio, inalambricos o de cobre, las tecnicas desarrolladas y 

empeladas para tales canales no pueden aplicarse directamente a fibras Opticas de plastico. Uno de los objetivos de 

la presente invencion es permitir comunicaciones de datos espectralmente muy eficaces a traves de POF. 

40 Uno de los criterios generales para disefiar un sistema de comunicaciones es maximizar la capacidad del canal. El 

limite de capacidad de canal puede calcularse segon la teoria de la informaci6n usando el limite de Shannon una la 

tasa de transmisi6n definido coma la informacion mutua maxima de una variable aleatoria en la entrada y la salida 

del canal. Sin embargo, en la practica es dificil conseguir tales limites teOricos. Esto se debe entre otras cosas a los 

elementos reales empleados, que en general no tienen caracteristicas ideales. Otro factor importante cuando se 

45 disefia un sistema de comunicaciones es su eficacia en terminos de complejidad de implementaciOn, que tiene un 

impacto directo en los castes y viabilidad del producto asi como en su latencia. 

Cuando se diseria un sistema de comunicacion que emplea fibras 6pticas de plastic° es por tanto necesario 

considerar las limitaciones de los elementos tanto electricos coma 6pticos necesarios para el procesamiento de 

Teniendo en cuenta todos los elementos que afectan a la serial transmitida, tales coma un conductor de 

50 corriente, elementos emisores de luz, la propia POF, fotodiodos, amplificadores de transimpedancia, etc., el canal de 

comunicaci6n debe considerarse coma no lineal. La fuente principal de no linealidad son las caracteristicas de la 
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conversion de intensidad electrica en potencia Optica del LED. Por otro lado, las fibras Opticas de plastic° son 

canales de comunicacion con pico de potencia limitado. Esta caracteristica hace que la POF sea diferente de otros 

tipos de canales usados para comunicaciones tales como canales de cobre o inalambricos en los que se limita la 

serial de transmisi6n para cumplir una densidad espectral de potencia y/o potencia promedio dadas. El limite pico 

5 este causado por el hecho de que la serial optica no puede ser negative y que la intensidad electrica este limitada en 

los emisores de luz tales como LED o diodo laser con el fin de prolongar la vide del dispositivo. 

Normalmente, los sistemas de comunicaciones se diserian buscando un equilibrio entre el ancho de banda y la 

relacion de serial a ruido (SNR). El objetivo de la optimizaci6n es conseguir los limites de capacidad conocidos a 

partir de la teoria. Las tecnicas digitales cave que tienen impacto sobre la aproximaci6n del limite de capacidad son 

10 modulacion, compensacion de la interferencia entre simbolos y codificaciOn. Estas tecnicas deben diseriarse 

teniendo en cuenta las caracteristicas del canal de comunicacion y posiblemente teniendose en cuenta mutuamente. 

El factor de cresta (tambien denominado relacion pico a promedio) es una relaciOn de una amplitud pico de la forma 

de onda dividida por la media cuadratica de la forma de onda. Para sistemas opticos, es apropiada una modulaciOn 

que minimiza el factor de cresta y maximiza la varianza de la serial Optica para una annplitud de modulacion optica 

15 (OMA) dada inyectada a la POF. Las tecnicas de modulaciOn que permiten esto son la modulaciOn por amplitud de 

innpulso M-aria (M-PAM) y la M-PAM de diferencia. Suponiendo una constelaciOn de media cero antes de una 

conversion electrooptica, se minimiza el factor de cresta y la energia promedio del simbolo es minima para una 

distancia minima de constelacion dada, puesto que varios niveles de la serial estan distribuidos uniformemente. El 

numero de niveles de la modulaciOn por amplitud de impulso puede definirse en funci6n del ancho de banda, tasa de 

20 transmisi6n de bits requerida y/o codificacion. Con el fin de diseriar la modulacion apropiadamente, debe analizarse 

una estimaci6n de potencia de enlace de la fibra 6ptica de plastic°. Para maximizar la estimacion de potencia de 

enlace, existe un valor 6ptimo para el nirmero de niveles y el ancho de banda de serial para una tasa de transmisiOn 

deseada tal como se mostrara mas adelante. Un sistenna de comunicaciones de alta eficacia espectral es necesario 

con el fin de maximizer la estimaciOn de potencia de enlace. Basendose en este requisito, la ecualizaciOn y la 

25 codificacion de canal deben disefiarse teniendo en cuenta la modulaciOn. 

En consecuencia de un ensanchamiento de la serial en el medio de transmisi6n, en este caso POF, los simbolos 

que transportan datos vecinos se superponen cuando se reciben, lo que dificulta detectarlos y decodificarlos 

correctamente. Este efecto se denomina interferencia entre simbolos. Con el fin de recuperar tales simbolos, se 

emplean normalmente tecnicas de ecualizacion. Hay muchos enfoques de ecualizacion en el lado de receptor 

30 disponibles en la tecnica anterior incluyendo ecualizador MMSE, ecualizador con prealimentacion con forzado a 

cero, ecualizador con realimentacion de decisiones, etc. 

Con el fin de diseriar eficazmente un sistema de comunicacion, tomando como base los modelos de Volterra que 

pueden obtenerse para un canal particular por medio de un analisis de sus caracteristicas medidas, las partes 

lineales y no lineales de las caracteristicas de canal pueden separarse. En cuanto a la parte lineal del canal, puede 

35 realizarse una maximized& de la estimaci6n de potencia de enlace segun la teoria de la informacion. Adernas, la 

ecualizacion puede disefiarse independientemente para la parte lineal y no lineal del canal. En el lado de transmisor 

y/o de receptor puede emplearse un linealizador (una estructura de filtro no lineal) para proporcionar un canal lineal 

lo suficientemente lejano en el que pueden usarse las tecnicas de ecualizacion ampliamente conocidas. 

Por ejemplo, una ecualizacion con prealimentacion (FFE) es una tecnica de ecualizacion empleada en el receptor 

40 que corrige la forma de onda recibida basendose en informed& acerca de la propia forma de onda, en particular 

acerca de la forma de onda actual y la forma de onda asociada con los simbolos de comunicaci6n recibidos 

previamente. La ecualizacion se realize en la forma de onda (niveles de tensi6n) antes de que se Ilegue a cualquier 

decision sobre los bits recibidos. Otra tecnica ampliamente conocida es una ecualizaciOn de realimentaciOn de 

decisiones (DFE). La DFE calcula un valor de correccion que adapta umbrales de decision para detectar simbolos 

45 de modulacion multidimensionales. Por tanto, la DFE da como resultado un cambio del umbral basandose en que 

decisiones nuevas se toman (mas detalles sobre DFE y ecualizaciOn pueden encontrarse en J. G. Proakis, Digital 

Communications, 4th Edition, McGraw-Hill Book Co., Nueva York, 2001, incorporado en el presente documento como 

referencia). Un inconveniente de la DFE es la propagacion de errores, que es resultado de errores de decisi6n en la 

salida del dispositivo de decisi6n que provocan una estimaciOn incorrecta de la interferencia entre simbolos (ISI) 

50 postcursora. La propagacion de errores puede evitarse usando precodificaci6n en el transmisor. 

La precodificaciOn permite mover la canceled& de la ISI postcursora al transmisor donde estan disponibles los 

simbolos de datos. Ademas, se emplea un filtro de realimentacion para precodificar la serial usando una respuesta 

de impulso de canal actual. La respuesta de impulso se estima normalmente en el receptor usando tecnicas de filtro 

adaptativo y se realimenta al transmisor. Hay varies variaciones diferentes de precodificadores (vease, por ejemplo, 

55 G. D. Forney y G. Ungerboeck "Modulation and coding for linear Gaussian channels", IEEE Trans. on Information 

Theory, vol. 44, no. 6, octubre de 1998, pegs. 2384-2415, que este incorporado en el presente documento como 

referencia). Una de las tecnicas de precodificaci6n, concretamente el precodificador de Tomlinson-Harashima (THP), 

es de interes particular. La precodificacion de Tomlinson-Harashima (para mas detalles vease, por ejemplo, R. D. 

Wessel, J. M. Cioffi, "Achievable rates for Tomlinson-Harashima Precoding", IEEE Trans. on Inf. Theory, vol. 44, n.° 

60 2, marzo de 1998, pegs. 824-831, que tambien este incorporado en el presente documento como referenda) se 

considera un esquema de precodificaciOn destacado especialmente debido a su capacidad de canceler eficazmente 
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la interferencia conocida en el lado de transmisor. Por tanto, las tasas de transmisiOn de informacion conseguidas 

por THP son superiores a las conseguidas por esquennas de precodificaciOn lineal convencionales. 

La figura 3 ilustra un empleo conocido de THP con una modulaciOn M-PAM. El precodificador de Tomlinson-

Harashima mueve el filtro de realimentacion 330 de una estructura de DFE al transmisor y lo combina con un 

5 operador de mOdulo 310 con el fin de reducir los simbolos con ISI postcursora compensada a la region de Voronoi 

de precodificaci6n de la constelacian M-PAM correspondiente. El filtro con prealimentaciOn 340 permanece en el 

receptor para compensar la ISI cursora y precursora y blanquear el ruido. Entonces, es necesario un operador de 

mOdulo 320 analog° al operador de mOdulo de lado de transmisor 310 para recuperar los simbolos transmitidos. El 

THP puede realizar una aproximacion del rendimiento de la DFE ideal sin propagaci6n de errores, para 

10 modulaciones de eficacia espectral media y alta. 

Sin embargo, la ecualizacion de THP presenta cuatro perdidas de capacidad inherentes: perdida de precodificaciOn, 

perdida de factor de cresta, perdida de modulo y perdida de conformacion, de las que solo las dos primeras son 

relevantes para la aplicaciOn prevista en POF. Estas perdidas estan provocadas principalmente por la aplicacion del 

operador de modulo y dependen del numero de niveles de modulacion, tal como se muestra a continuacion. 

15 El operador de modulo junto con el filtro de realimentaciOn en el transmisor convierte una distribucion uniforme 

discreta de simbolos M-PAM en una distribucion uniforme continua que se extiende a la region de Voronoi completa 

de la constelaciOn original (suponiendo que la dispersi6n de energia del filtro de realimentacion es lo suficientemente 

grande para Ilenar completamente la region de Voronoi que corresponde a la precodificacion). Esto da como 

resultado un aumento de energia de serial de transmisi6n, que es necesario que se compense por el transmisor con 

20 el fin de introducir la misma potencia promedio a la POF. Por tanto, el aumento de energra conduce en el receptor a 

una perdida de la SNR disponible, lo que se denomina perdida de precodificaci6n. La perdida de precodificaciOn 

puede estimarse en funci6n de varios niveles de modulaciOn M como: 

(dB) = 
20.10gm(11: 2 I • 

Por ejemplo, para PAM con 2 niveles (2-PAM), la perdida de precodificaciOn es de aproxinnadamente 1,25 dB. Para 

25 constelaciones mayores, la perdida de precodificaciOn disminuye a cero. 

La traslacion de la constelacion discreta M-PAM a la region de Voronoi continua realizada por THP tambien da como 

resultado un aumento del factor de cresta. El factor de cresta de una modulacion M-PAM depende de M y varia entre 

0 dB para la 2PAM y los 4,77 dB asint6ticos para un numero alto arbitrario de niveles de modulacion. Una serial 

precodificada por THP tiene un factor de cresta constante de 4,77 dB, suponiendo que se Ilena toda la regi6n de 

30 Voronoi. La perdida del factor de cresta es una diferencia entre el factor de cresta en la entrada y la salida y se 

define como: 

M — 1 
AdB) = 20.1og,,(113 —41+1). 

Puesto que POF es un canal de pico de potencia limitado, la perdida de factor de cresta representa ciertamente un 

rendimiento disminuido. 

35 La figura 4 muestra una perdida de rendimiento (en dB) de una transmisiOn con THP considerando tanto la perdida 

de precodificaci6n como la perdida de factor de cresta en fund& del nilmero de niveles de modulaciOn M= 2k. La 

curva 420 representa la perdida debida al factor de cresta de la modulacion M-PAM que se ecualizara 

completamente por el receptor (ecualizacion con prealimentaciOn o ecualizacion con realimentaciOn de decisiones). 

Para 2-PAM (k=1) no hay perdida, puesto que el factor de cresta de 2-PAM es 0 dB. La curva 430 muestra la perdida 

40 de transmision para THP (la perdida de precodificacion mas la perdida de factor de cresta) que se vuelve 

asint6ticamente la misma que la perdida de factor de cresta para los numeros altos de los niveles de modulacion. 

Finalmente, la curva 410 ilustra la ventaja de M-PAM con respecto a THP en fund& de M. Puesto que el factor de 

cresta para THP es constante e igual para todos los valores de M, concretamente 4,77 dB, puede considerarse una 

perdida adicional debida a la precodificacion en el intervalo bastante pequerio de M hasta 4. La perdida de 

45 rendimiento es despreciable para M igual a o mayor que 4 (correspondiendo a k 2). Cuando M es lo 

suficientemente alto, los simbolos precodificados son independientes y son variables aleatorias distribuidas 

uniformemente. Esto implica que la estadistica de los simbolos precodificados es muy similar a la estadistica de los 

simbolos de datos originales y el espectro de los simbolos precodificados es blanco. Ademas, puesto que se emplea 

precodificacion en el lado de transnnisor, no hay problema con aplicar una codificaciOn de modulacion mas 

50 complicada tat como modulacion con codificaciOn reticulada o codificaciOn por clases laterales, que requiere 

posponer decisiones y no puede combinarse bien por tanto con una DFE en el receptor. 

Sin embargo, el THP empleado en el transmisor requiere una realimentaciOn desde el receptor con el fin de obtener 
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una respuesta de canal actual. A pesar de este pequerio inconveniente de implementacion, el THP sigue siendo 

adecuado para la mayor parte de las aplicaciones de POF previstas. Por ejemplo, el THP es adecuado para 

cualquiera de una topologia en estrella, una topologia en cadena margarita o topologia en arbol. En la topologia en 

estrella, cada nodo este conectado a la red a traves de un conmutador por paquetes por medio de una POF dOplex 

5 que tiene dos fibras para las dos direcciones respectivas. En una topologia en cadena margarita, algunos nodos 

tienen capacidad de conmutaci6n por paquetes y mas de una interfaz dOplex. Un nodo este conectado a la red y, al 

mismo tiempo, funciona como puente entre los dominios de red diferentes con los que este interconectado. La 

topologia en arbol es una evolucion de la topologia en cadena margarita, en la que algunos nodos tienen mas de 

dos interfaces de POF duplex. Estas tres topologias son en general adecuadas para cualquier tipo de aplicaciones 

10 de sensores basadas en video o distribucion de medios, especialmente para las aplicaciones de red domestica, 

plantas industriales o aplicaciones de automociOn, en particular, interconexi6n de cameras y pantallas. 

Sin embargo, las aplicaciones de automocion actuales basadas en POF tambien utilizan una topologia de un anillo 

fisico a traves de una POE simple. Por consiguiente, varios nodos estan conectados en serie o ester' conectados a 

una unidad central. Tal topologia no es necesariamente Optima para aplicaciones de un sensor. Adernas, la 

15 implementacion de un canal de realimentacion para cada par de nodos a lo largo de un anillo comun es dificil de 

implementar, especialmente para un nOmero mayor de nodos implicados. Por tanto, para tales topologias pueden 

ser mas convenientes tecnicas de ecualizacion distintas de THP. Por ejemplo, una ecualizacion con prealimentacion 

(FFE), que no requiere realimentaciOn desde el receptor al transmisor. Cuando se requiere una topologia de anillo 

fisico, FEE puede funcionar mejor que DFE debido a una M-PAM de eficacia espectral alta, a pesar de la perdida de 

20 rendimiento debido al aumento de ruido. Concretamente, DFE puede experimentar una propagaci6n de errores 

considerable en un sistema de este tipo. 

Con el fin de conseguir un empleo eficaz de nnodulacion, codificacion y precodificaciOn, es importante que estas 

tecnicas esten disetiadas teniendose en cuenta mutuamente. En particular, cuando se emplea una codificacion por 

clases laterales de mUltiples niveles, pueden evitarse perdidas adicionales disetiando los operadores de modulo 

25 para separar cada nivel de codificaci6n en la estructura de decodificador de multiples fases y ser congruente con la 

regi6n de Voronoi del THP. La estructura del decodificador de multiples fases en el receptor por tanto Ileva a cabo 

tanto una separaci6n de canales de divisiOn (niveles de codificaci6n) como una reducci6n de THP en una Unica 

etapa de modo que el decodificador de codigo por clases laterales de mUltiples niveles basado en MSD puede 

conectarse directamente a la salida del filtro de prealimentacion tal como se describira mas adelante con referencia 

30 a la figura 31A. 

En vista de las caracteristicas de POE comentadas anteriormente, la alta eficacia espectral pretendida por la 

presente invencion solo puede conseguirse cuando se emplean esquemas de codificaci6n y modulaciOn avanzados, 

tales como una modulaciOn con codificacion reticulada, modulacion codificada entrelazada binaria, codificacion por 

clases laterales u otros esquemas de codificacion-modulaciOn. Por ejemplo, la modulaciOn codificada entrelazada 

35 binaria tiene la desventaja de una latencia extensive provocada por el entrelazador. Ademas, tiene un rendimiento 

inferior cuando se ennplea para modulaciones de eficacia espectral media y alta y una ganancia de codificaci6n no 

uniforme para una tasa de transmisi6n de bits adaptativa. 

Una codificacion por clases laterales de mOltiples niveles es una tecnica de codificaciOn que consigue una capacidad 

limitada a la esfera. La descripci6n te6rica y el diserio de MLCC puede encontrarse en G. D. Forney et al. , "S phere-

40 bound-achieving coset codes and multilevel coset codes": IEEE Trans. on Information Theory, vol. 46, n.° 3, nnayo de 

2000, pegs. 820-850, en particular, en las Secciones V.E, V.F y VII.B asi como en U. Wachsmann et al. "Multilevel 

Codes: Theoretical Concepts and Practical Design Rules": IEEE Trans. on Information Theory, vol. 45, n.° 5, julio de 

1999, pags. 1361-1391, annbos incorporados en el presente documento como referencia. Las reglas teOricas se 

formulan en terminos de velocidad de cOdigo de los codigos de componentes, capacidades de canal de division y 

45 ruido suavizado en modulo presentes en cada nivel de decodificacion suponiendo una decodificacion con 

decodificador de mUltiples fases (MSD). Sin embargo, la teoria maternatica no aborda las caracteristicas particulares 

de los c6digos de componentes binarios que tambien son adecuados para una implemented& en un "mundo real", 

lo que significa, por ejemplo, implementaciOn en hardware o software. En la bibliografia mencionada anteriormente 

se han estudiado cOdigos de comprobaciOn de paridad de baja densidad (LDPC) como posibles codigos de 

50 componentes para MLCC. Se ha sugerido una combinaci6n de LDPC en el primer nivel y BCH en el segundo nivel 

soportando una adaptabilidad de eficacia espectral de hasta 0,25 bits/s/Hz/dim. 

Sin embargo, los c6digos LDPC requieren una complejidad computacional bastante alta para la decodificaci6n, lo 

que, por otro lado, requiere mas area en la implementaciOn en hardware y provoca un consumo de potencia mayor. 

En terminos de estimacion de potencia de enlace 6ptico, la mejora provocada por el ennpleo de LDPC edemas de 

55 BCH parece despreciable. Adernas, con el codigo LCPC hay un posible suelo de error cuya compensacion podria 

requerir el empleo de un cOdigo externo algebraico adicional. 

Los codigos binarios de Bose, Chaudhuri, Hocquenghem (BCH) son cOdigos algebraicos casi perfectos en terminos 

de distancia de Hamming minima entre las palabras de c6digo. Los codigos BCH no tienen un suelo de error cuando 

se aplica codificacion de decisi6n firme (hard-decision) . Los codigos BCH tambien proporcionan la ventaja de una 

60 implementacion sencilla que puede incrustarse facilmente, por ejemplo, en un circuito integrado. Para velocidades 

de codigo altas, los c6digos BCH proporcionan una alta ganancia de codificacion, que, por otro lado, disminuye para 
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velocidades de cadigo medias y bajas. Por tanto, los cadigos BCH no son particularmente adecuados para una 

adaptabilidad en cuanto a su velocidad de cOdigo configurable. 

A pesar de ello, segOn la presente invenciOn, los c6digos BCH se emplean ciertamente en un sistema con 

adaptaci6n de eficacia espectral. Sin embargo, la velocidad de c6digo de los c6digos BCH empleados es fija y la 

5 adaptaci6n se realize por medio de reticules. En particular, la velocidad de codigo de los codigos BCH que pueden 

seleccionarse en un nivel es sustancialmente igual con el fin de evitar una degradaciOn de ganancia de codificaciOn 

cuando se adapta la eficacia espectral. Es beneficioso tener codigos BCH que pueden seleccionarse con la misma 

velocidad de codigo. Sin embargo, la velocidad de c6digo de estos c6digos BCH tambien pueden varier siempre que 

la velocidad de c6digo de los c6digos BCH segundo y tercero se seleccione segun la primera velocidad de c6digo 

10 BCH, con el fin de evitar una perdida de rendimiento de todo el esquema MLCC. 

Las reticules bidimensionales usadas en una de las realizaciones de la presente invenciOn permiten una adaptacion 

con una etapa de 0,5 bits/s/Hz/dim. Sin embargo, una etapa mas fina puede conseguirse, por ejemplo, por medio de 

la division en clases laterales implementada sobre reticules de 4 dimensiones. La etapa de 0,5 bits/s/HZ/dim permite 

una adaptacion de la tasa de transmisi6n de bits en variaciones de 3 dB de la SNR de canal. Esta variacian de SNR 

15 solo representa una variaciOn de 1,5 dB de la potencia Optica que entra en el convertidor (fotodiodo) Optic° a 

electric° incluido en el sistema de comunicacion 6ptico puesto que una variaciOn de N dB de la potencia Optica 

recibida produce una variacion de 2 veces N dB de la amplitud de corriente electrica procedente del fotodiodo, dando 

como resultado una variacion de 2 veces N dB en la SNR. El lado mas relevante procede del amplificador de 

transimpedancia usado para convertir la corriente electrica en serial de tension. Una etapa mas fina de 0,25 

20 bits/s/Hz/dim permitiria la adaptaci6n en etapas de 0,75 dB de la potencia optica recibida, que solo representa una 

variacion del 19% en comparacian con el 41% de los 1,5 dB. Por tanto, la etapa de 1,5 dB es suficiente para la 

presente aplicacion. La implementacion de las reticules de 4 dimensiones es mas cara y el beneficio proporcionado 

debe juzgarse con respecto a la aplicaciOn particular pretendida. 

Con el fin mantener la latencia y la complejidad de implementaciOn baja, MLCC con codigos de componentes BCH y 

25 adaptabilidad basada en reticules es ventajosa puesto que no es necesario ningOn entrelazador y puede 

implementarse eficazmente una codificacion y decodificacion BCH binaria. Con el fin de reducir el nOmero de 

operaciones por ciclo, el esquema MLCC este disefiado edemas de manera que cada c6digo de componentes 

binarios implicado en la estructura de mOltiples niveles funciona a la tasa de simbolos y los bits codificados en la 

salida se mapean en la constelaciOn MLCC con hasta 1 bit par dimension. En particular, el cOdigo MLCC incluye tres 

30 niveles que funcionan con reticules de dos dimensiones y una division de Ungerboeck. Los tres niveles pueden 

codificarse independientemente y de manera sucesiva en el receptor mediante un decodificador de mOltiples fases. 

La figura 5A y la figura 5B ilustran el codificador 500a y el decodificador 500b respectivos, que pueden formar parte 

del circuito digital del transmisor 110 y del circuito digital del receptor 190 tal como se muestra en la figura 1. En 

particular, en el codificador 500a se introduce una secuencia de bits digital, que se codifica entonces mediante una 

35 codificaciOn por clases laterales de mOltiples niveles (MLCC) 510. Los sinnbolos MLCC codificados se modulan 

entonces mediante una modulaciOn de dominio de tiempo tal como una modulacion de amplitud de impulso M-aria 

(M-PAM), que se considera en este caso parte del codificador MLCC 510, y los simbolos PAM se precodifican 

adicionalmente mediante un precodificador 530. El decodificador 500b incluye un demodulador de dominio de tiempo 

580 para demodular la serial del receptor y un decodificador de multiples fases 590 para decodificar los simbolos 

40 demodulados. Si no se aplic6 THP, puede emplearse FFE 570 como ecualizador (vease la figura 31B y la 

descripci6n a continuaci6n). Si se aplica THP (vease la figura 31A), FEE puede ecualizar el cursor y el postcursor de 

la respuesta de impulso de canal, asi como blanquear el ruido. En tal caso, 570 es el filtro de prealimentacion 340 de 

la estructura de THP. 

La figura 6 ilustra un codificador MLCC 600 que puede emplearse en lugar del codificador MLCC 510 mostrado en la 

45 figura 5A segiin la presente invencion. En el codificador 600 se introduce una secuencia de bits x de informaci6n de 

longitud amLcc que pertenece a la palabra de c6digo de MLCC que va a transmitirse. El numero de bits CIAALcc puede  

seleccionarse segOn la eficacia espectral deseada con respecto a la calidad de canal. Los bits de informacion x que 

van a codificarse como una palabra de c6digo de MLCC se dividen en primer lugar en un demultiplexor de MLCC 

610 en tres niveles de MLCC. En particular, una parte de informacion con amLcc bits se divide en partes que tienen 

50 6(1), 13(2), f3(3) bits respectivamente, introduciendose cada una de ellas en un nivel de MLCC correspondiente, 

donde ami.cc = 13(1) + 13(2) + 13(3) . La cantidad de bits de informaciOn introducidos par nivel es configurable en 

funci6n de la eficacia espectral adaptativa tal como se mostrara mas adelante. El orden de los bits debe 

establecerse para minimizar una latencia en el receptor de MSD. Suponiendo un vector de entada 

en el divisor 610, despues de una demultiplexacion, la entrada en el primer nivel es Y-1 X/3
1 1

] . Los flujos 

55 de segundo y tercer nivel se incluyen en funci6n de la configuraci6n de eficacia espectral (introduciendo en los 

mismos un numero distinto de cero de bits de entrada). En particular, en el segundo nivel puede introducirse el 

Y2 [ X/J( I ) , X/Alt+13(2)-1] 
vector (cuando un numero distinto de cero de bits va a estar presente) y en el tercer 
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ji3 = [
 Xamoc_i]

 
nivel puede introducirse el vector (cuando un nOmero distinto de cero de bits va a 

estar presente). 

Los primeros dos niveles del codificador MLCC incluyen codificaci6n con correcci6n de errores hacia delante 620a y 

620b. El tercer nivel no esta codificado. El codificador con correcci6n de errores hacia delante 620a codifica los 13(1) 

5 bits en ric(1) bits codificados, nnientras que el codificador con correccion de errores hacia delante 620b codifica los 

3(2) bits en nc(2) bits codificados. En el tercer nivel no codificado, de manera analoga nc(3) = 3(3). En particular, al 

igual que los cOdigos de componentes con correcci6n de errores hacia delante MLCC, los codigos BCH se 

seleccionaron tal como se comentO anteriormente. La selecciOn de c6digos BCH binarios particulares para cada 

nivel es critica para garantizar el rendimiento y evitar un suelo de error del esquema de MLCC tal como se mostrara 

10 mas adelante. 

La codificacion BCH de primer nivel 620a se realiza siempre. Las palabras de codigo resultantes con nc(1) bits se 

mapean entonces por medio de un mapeador de Gray QPSK 630a, que mapea con un nOmero de bits codificados 

por dimensi6n nb(1) =1 bit/dim. SegOn una realizaciOn ventajosa de la presente invenciOn, nc(1)=2044 es la longitud 

de la palabra de cOdigo de BCH, mientras que el nOmero de bits de informackin por palabra de codigo Icc(1) = 13(1) 

15 =1637 bits es la longitud de la palabra de informaciOn antes de la codificaciOn. 

El segundo nivel puede emplear dos codigos BCH diferentes con el fin de proporcionar ajuste a escala de la eficacia 

espectral por medio de mapeo con nb(2) de o bien 0,5 o bien 1 bit/dim. Alternativamente, nb(2) puede ser cero, en 

cuyo caso tambien 3(2) = 0 = 13(3). Por tanto, en tal caso, no se realiza ninguna codificacion en el segundo nivel. El 

polinomio primitivo de ambos c6digos BCH en el segundo nivel es el mismo para ambas configuraciones de nb(2) y 

20 se realiza un acortamiento del c6digo BCH para adaptar los bits de informaciOn que pertenecen al segundo nivel a la 

eficacia espectral configurada. Por tanto, la velocidad de codigo del cOdigo BCH permanece sustancialmente igual, 

mientras que su longitud de palabra de c6digo cambia. En particular, la velocidad de c6digo r(l) para el 1-esimo nivel 

se define como la relacion del nOmero de bits de informaciOn por palabra de c6digo y la longitud de la palabra de 

77=i  
cadigo: rc(I)=kc(I)/nc(I). La eficacia espectral ri se define entonces como . Para nb(2) = 0,5 bit/dim, se usa 

25 un mapeador de modulacion por desplazamiento de fase binaria (BPSK) 630b, mientras que para nb(2) =1 bit/dim, se 

aplica un mapeador de modulaciOn por desplazamiento de fase en cuadratura (QPSK). Segt:in la realizaciOn 

ventajosa de la presente invencialn, el c6digo BCH para nb(2) =1 bit/dim es un c6digo (2044, 2022) y el c6digo BCH 

para nb(2) =0,5 bit/dim es un cOdigo (1022, 1000). En este caso, el primer numero se refiere a un numero de bits de 

la palabra de cOdigo emitida desde el codificador BCH respectivo y el segundo numero se refiere al nOmero de bits 

30 de la palabra de informaciOn en la entrada del codificador BCH respectivo. 

El tercer nivel siempre permanece no codificado para cualquier configuraciOn y los 3(3) bits se mapean directamente 

630c en una constelaciOn Z2 o RZ2 configurable. 

Despues del mapeo descrito anteriormente, cada nivel produce el mismo numero de simbolos por dos dimensiones 

NmLCC / 2. Las transformaciones reticulares 640a, 640b y 640c estan definidas para implementar divisiOn de 

35 Ungerboeck. Tras la suma 650, los simbolos estan contenidos en Z2 independientemente de la configuraciOn de 

eficacia espectral seleccionada. Ademas, una siguiente transformaciOn reticular 660 da como resultado una 

constelacion cuadrada bidimensional de media cero final sobre una reticula Z2 o RZ2, dependiendo de la eficacia 

espectral configurada. Finalmente, el modulador PAM 670 genera simbolos PAM basandose en la constelaciOn 

cuadrada bidimensional. 

40 A continuacion, los mapeadores y las transformaciones reticulares que se han mencionado anteriormente se 

describen en mas detalle segun una realizaciOn de la presente invenci6n. Se observa que aunque la siguiente 

arquitectura proporciona la ventaja de una implementacion eficaz, por ejemplo, en un circuito integrado, la presente 

invencion no se limita a la misma y puede emplearse cualquier implementacion alternativa de estas funciones. 

Los mapeadores mapean bits en puntos de una constelacion predefinida. La figura 7 muestra una arquitectura de un 

45 mapeador 700 que puede implantarse para implementar los mapeadores 630a, 630b y 630c en los tres niveles de 

MLCC. Para el i-esimo nivel (i=1, 2 0 3) kaAm = 2.nb(i) bits por 2 dimensiones. En particular, para koAm .? 2 el 

mapeador funciona tal como sigue. 

El flujo de bits de entrada se demultiplexa en subflujos. Uno de los subflujos se mapea en el componente en fase (I) 

de la constelacion bidimensional y el otro subflujo se mapea en el componente en cuadratura (a) de la constelacion. 

50 El componente en fase corresponde a una parte real de un simbolo complejo y la parte en cuadratura corresponde a 

una parte imaginaria del simbolo complejo. Los bits de entrada consecutivos din se asignan a los componentes 

respectivos segOn la configuraci6n de kQAm. El demultiplexor 710 se controla por el bit menos significativo de un 

contador libre 715 que cuenta desde 0 hasta koAm-1 sincronizado a la misma tasa de transmisiOn de bits de entrada. 

Si kopon es par, se asigna el mismo nOmero de bits a cada componente. Si es impar, el componente en fase recibe 

55 mas bits que el componente en cuadratura. Por tanto, el nOmero de bits por dimension asignados a cada 

componente es 
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donde Li indica un redondeo hacia arriba y L.] indica un redondeo hacia abajo. En los dos subflujos, los bits se 

convierten entonces de serie a paralelo (SIP) en simbolos con k, y 1(0 bits en el componente en fase y en cuadratura, 

respectivamente. El bit derecho es el bit mas significativo. Entonces se aplica un convertidor de Gray a binario 

5 (G2B). 

Un ejemplo de un convertidor de Gray a binario se muestra en la figura 8. El bus de entrada g y el bus de salida b 

son buses paralelos buses con el ancho de k (k, y ko respectivamente). El convertidor asigna para cada j E [1,k-1]:  

b[k -1] = g[k -1] 

b[k - 1- j] = g [k - 1 - j] b[k - j] 

10 donde "(D" indica la operacion o exclusiva (xor) o suma modulo 2. Los numeros enteros que resultan de la conversion 

de Gray a binario se procesan entonces tal como se muestra adicionalmente en la figura 7 por medio de un 

desplazamiento a izquierda y derecha («1 y »1, respectivamente). El bit menos significativo bo emitido desde el 

G2B en el componente en fase se usa para controlar el multiplexor que establece 1 o -1 en la entrada del L:iltimo 

sumador. Finalmente, el Ultimo multiplexor 790 emite simbolos a la rama de cuadratura segun el tipo de 

15 constelaci6n. Para constelaciones en las que k1 = 1(0, las operaciones aritmeticas Ilevadas a cabo en ambas ramas 

(componentes I y Q) son las mismas. Este es el caso, por ejemplo, para constelaciones de modulaciOn de amplitud 

en cuadratura (QAM) de Gray cuadradas. Para lc, >1(0, la rama Q se transforma para generar una constelacion QAM 

casi de Gray rotada, requerida para mapear un niimero impar de bits por dos dimensiones. 

Un caso especial de mapeador es el mapeador para kaAm=1, que se usa por el segundo y el tercer nivel de MLCC 

20 cuando nb(2) y nb(3) es de 0,5 bit/dim. Tal mapeador este ilustrado en la figura 9. El flujo de entrada binario din se 

considera como bus de numero entero de un bit. El mapeador asigna el mismo valor para ramas de componente en 

fase y en cuadratura para cada simbolo. Esto corresponde a una modulaciOn por desplazamiento de fase binaria 

(BPSK). 

Despues del mapeo, los simbolos emitidos desde los mapeadores respectivos en cada nivel de MLCC se 

25 transforman adicionalmente mediante una transformacion reticular, que realize una division en clases laterales. La 

transformaci6n reticular entera este connpuesta por tres suboperaciones: 1) la reticula se traslada para permitir que 

la constelacion este contenida dentro del primer cuadrante bidimensional, 2) la reticula se ajusta a escala para 

permitir la division en clases laterales mediante suma de vectores con la constelaciOn de los otros niveles, 3) la 

reticule se hace rotar 45 grados antes de la suma de vectores para constelaciones con un nOmero impar de bits por 

30 dos dimensiones. 

La traslacion indicada en este caso como
1.10)

 se define para cada x E C (x es un numero complejo), donde 

I 
y I indica nivel de la MLCC, como 

(1 ) (x) -= -Yx + (1+ j)(21"6(01 - 

El ajuste a escala y la rotacion se agrupan en una Unica suboperaci6n indicada como NL2(1) y definida para cada x E  

35 C como 

2,rnb(01 (i+
 )res (21),(42)  

A'1 2 (1 )(x) = x 2''' 
2 

donde la operaciOn "res" indica un resto despues de una division de niimero entero. En particular, la formula anterior, 

es un resto de la division del primer operando entre el segundo operando (2). 

La transformaciOn reticular completa ^;(1) que incluye traslacion, ajuste a escala y rotaciOn se define como 

40 N, (t (x) = A (1)(N, , , (/)(x)) 

La transformaci6n reticular 640a para el primer nivel no incluye ajuste a escala y rotaci6n puesto que nb(1) = 1 

bit/dim. La arquitectura de transformaci6n reticular correspondiente se muestra en la figura 10. Las sefiales de 

entrada y salida para cada rama de componente se consideran numeros enteros y las operaciones aritmeticas se 
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definen con un aumento de ancho de bus natural. En la salida del mapeador, los simbolos Si y SQ se introducen en 

el transformador reticular 640a. 

Para el segundo nivel, se distinguen dos casos diferentes. Para nb(2) = 1 bit/dim, no se realiza la rotaci6n. Para nb(2) 

=0,5 bit/dim se requiere una rotaciOn puesto que la constelaciOn 2D correspondiente mapea 1 bit por dos 

5 dimensiones (nUrnero impar). La arquitectura de transformaci6n reticular de segundo nivel esta ilustrada en la figura 

11. Tal como puede observarse a partir de la figura, el valor de nb(2) controla el multiplexor para realizar o no la 

rotaci6n. 

La transformaci6n reticular para el tercer nivel se muestra en la figura 12. La rotaci6n se implementa para valores 

nb(3) de 0,5, 1,5, 2,5, 3,5,... etc. bit/dim. Para nb(3) = 1, 2, 3, 4,... etc., se deshabilita la rotacion. 

10 Despues de realizar las transformaciones reticulares 640a, 640b, y 640c, los simbolos transformados por reticula de 

cada uno de los tres niveles se suman 650 realizandose asi la division en clases laterales sobre la reticula Z2 y la 

division final. En particular, los componentes en fase y en cuadratura de los tres niveles se suman por separado para 

S a Sa 
generar un respectivo nuevo componente en fase y componente en cuadratura tal como se ilustra en la 

figura 13. 

S a 
a 

15 Los simbolos con componente en fase y componente de cuadratura Q emitidos desde el sumador reticular 

650 se transforman adicionalmente entonces con el fin de obtener la constelacion cuadrada bidimensional de media 

cero final sobre Z2 o RZ2. La transformaci6n reticular de segunda etapa 660 incluye las siguientes tres etapas: 1) 

= n (i) ) 
rotacion de -45 grados para =1,5, 2,5, 3,5,..., etc. bits par dimension (donde r

 E3
 -1 b , 2) operaci6n de modulo 

que limita los simbolos de la constelaciOn a una region cuadrada dentro del primer cuadrante 2D, 3) centrado y 

20 ajuste a escala. En particular, la operacion de modulo se define como mod(x,z) = x-riz, donde n = Lx/zi, y donde z es 

una potencia de dos de nirmero entero, y x es real. Puesto que z = 21-1, la operaci6n de modulo puede definirse por 

media de una operaci6n "y" logica tal coma se ilustra en la figura 15. La figura 15 muestra la operaciOn y=mod(x, 21) 

realizada de manera equivalente coma binaria y = x & (21-1-1). 

Esta transformacion reticular se ilustra en la figura 14. Tal como se observa en la figura 14, la primera parte 1410 

25 implementa la rotacion de -45 grados en funci6n del valor de El mOdulo se aplica despues de limitar los simbolos a 

una constelacion cuadrada en el primer cuadrante 2D. Luego, se realiza el ajuste a escala y el centrado de la 

constelaciOn, dando como resultado una constelacion QAM cuadrada o rotada de media cero final con la distancia 

minima de 2 0 2-fi, respectivamente. Los componentes de simbolo transformados N2(S; y
 A'2(S)

 adoptan 

valores impares. 

30 Los componentes en fase y en cuadratura /V2(51) y A‘2
 (S)

 de los simbolos 2D emitidos desde la transformacion 

reticular de segunda etapa se multiplexan entonces en dominio de tiennpo dando conno resultado una secuencia de 

simbolos 1D que pertenecen a una constelaciOn 21C-PAM. Estos simbolos o bien se transmiten directamente al 

canal de comunicacion o bien se precodifican, par ejemplo mediante el THP tal como se describio anteriormente. La 

operacion de multiplexaciOn esta ilustrada en la figura 16. Un contador libre desde 0 hasta 1 esta sincronizado a la 

35 tasa de simbolos 1D y controla la entrada del multiplexor para adoptar de manera alterna los simbolos de entrada en 

fase y en cuadratura. 

La constelacion 2r°-PAM tambien puede transformarse para generar una constelaciOn M-PAM de diferencia tal coma 

esta ilustrada en la figura 32 (modulador) y la figura 33 (demodulador). En particular, el esquema de modulaciOn 

diferencial ilustrado en estas figuras esta disefiado para evitar una perdida de modulo durante una decodificacion de 

40 mdtiples fases. El modulador diferencial 3200 transforma los simbolos M-PAM 3201 a partir del alfabeto {-M+1, - 

M+3,..., M-3, M-1}, donde M = 2k, en simbolos M-PAM diferenciales 3202 a partir del alfabeto {-M+1, -M+3,..., M-3, 

M-1}. Par consiguiente, se crea una dependencia de un simbolo diferencial actual en un simbolo modulado 

previamente. De manera correspondiente, un demodulador 3300 transforma los simbolos M-PAM diferenciales 3301 

a partir del alfabeto {-M+1, -M+3,..., M-3, M-1} en simbolos M-PAM 3302 a partir del alfabeto {-M+1, -M+3,..., M-3, M-

45 1). El bloque indicado coma 11 es un elemento de retardo de simbolo. La operaci6n "»1" es un desplazamiento a la 

derecha par un bit y "«1" es un desplazamiento a la izquierda par un bit. 

Las modulaciones de diferencia son particularmente adecuadas para circuitos de receptor diseriados acoplados a 

CA (corriente alterna), y en los que se destruye el valor absoluto de la amplitud de serial de la serial Optica de 

entrada, par ejemplo coma consecuencia de un filtrado paso alto con un filtro que tiene una frecuencia de carte 

50 inferior. 

La figura 17 muestra una tabla con todas las configuraciones validas para los c6digos BCH comentados 

anteriormente, segun una realizacion ventajosa de la presente invencion. La primera columna muestra el numero de 

simbolos M-PAM 1D par palabra de c6digo emitida a partir de toda la MLCC. La segunda colunnna muestra un 
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niimero de bits de informaci6n de entrada por palabra de c6digo de MLCC. Las columnas tercera a quinta 

especifican respectivamente el numero de bits por nivel en que se divide la palabra de cOdigo de informaci6n de 

entrada. La sexta columna especifica la eficacia espectral que corresponde a una configuraciOn respective, mientras 

que la septima columna muestra el nOmero de estados de PAM. Las columnas octave a decima especifican el 

5 nigher° de bits codificados por dimensi6n en cada nivel. 

A continuaci6n se visualize el efecto del mapeo y la transformaci& reticular en las constelaciones de simbolos. 

Supongamos que bit/dim, nb(1) =1 bit/dim, nb(2) =0,5 bit/dim y nb(3) =0 bit/dim (vease segunda linea de la table 

en la figura 17). Despues de los respectivos mapeadores 630, las transformaciones reticulares de primera etapa 

640, el sumador de reticules 650 y la transformaci6n reticular de segunda etapa 660, se obtiene una constelacion 

10 QAM sobre RZ2, que se convierte adicionalmente en 4-PAM. 

La figura 18 muestra esto par etapas. En particular, con (a) se muestra la constelacion del primer nivel despues del 

mapeador 630a y con (b) se muestra la constelacion del segundo nivel despues del mapeador 630b. Despues de la 

transformaciOn reticular 640a y 640b respective, y despues de la suma de vectores 650, la division en clases 

laterales es tal como se muestra con (c). Se obtiene cada uno de los ocho posibles puntos de la constelacion a partir 

15 de la combinaci6n de un punto de primer nivel 1801 y un punto de segundo nivel 1802. En particular, mediante 

transformed& reticular 640a, los puntos del primer nivel se han ajustado a escala para obtener una distancia 

minima de 1 y se han trasladado al primer cuadrante 2D. Mediante transformaciOn reticular 640b, los puntos 1802 

del segundo nivel se han hecho rotar 45 grados y se han trasladado al primer cuadrante con una distancia minima 

de 2. Par tanto, el primer nivel divide el espacio 2D en cuatro clases laterales, correspondiendo cada una a un punto 

20 de la constelacion QPSK original. El MSD en el receptor tiene que decidir en primer lugar cual de las clases laterales 

se transmiti6. Cuando se conoce esta clase lateral, la siguiente etapa es decidir entre los dos puntos 1802. La 

relacion entre distancia de constelaciOn minima y desviacion estandar de ruido en el receptor es minima para el 

primer nivel (puntos 1801) y se aumenta dos veces para el segundo nivel. Par tanto, el primer nivel requiere un 

c6digo binario con capacidades de correcci6n de errores mayores que el segundo nivel. La clase lateral de primer 

25 nivel se decide para todos los simbolos que pertenecen a una palabra de c6digo de MLCC simultaneamente, par 

medio de decisi6n firme y decodificacion par bloques BCH. Se realize un remapeo de la palabra de c6digo BCH 

decodificada para obtener la clase lateral de primer nivel antes de la decodificaciOn de segundo nivel en el MSD. 

Despues de la transformaci6n reticular de segunda etapa 660, se obtiene una constelacion cuadrada de media cero 

sobre RZ2 tal coma se muestra con (d) en la figura 18. 

30 Otro ejemplo este ilustrado en la figura 19 para =2 bit/dim. De manera similar al ejemplo anterior, se usan solo los 

niveles primero y segundo, nb(1) =1 bit/dim, nb(2) =1 bit/dim y nb(3) =0 bit/dim (vease la tercera linea de la table en la 

figura 17). En particular, con (a) se muestra la constelaci& del primer nivel despues del mapeador 630a y con (b) se 

muestra la constelacion del segundo nivel despues del mapeador 630b (no se aplica ninguna rotacion en el segundo 

nivel). Despues de la transformed& reticular 640a y 640b respective, y despues de la suma de vectores 650, la 

35 division en clases laterales es tal coma se muestra con (c). Despues de la transformed& reticular de segunda 

etapa, la constelacion de media cero resultante se muestra con (d) en la figura 19, dando coma resultado una 

constelacion 16-QAM. 

La figura 20 ilustra otra configuraciOn de ejemplo del codificador MLCC tal coma es describi6 anteriormente. Ahora, 

;=2,5 bit/dim, nb(1) =1 bit/dim, nb(2) =1 bit/dim y nb(3) =0,5 bit/dim (vease la cuarta linea de la table de la figura 17). 

40 Esta es la configuraci& mas sencilla que incluye los tres niveles. La constelaciOn y el mapeo de bits para los niveles 

primero, segundo y tercero se ilustran con (a), (b) y (c). Con (d) se muestra la divisiOn en clases laterales realizada 

mediante las transformaciones reticulares de primera etapa y la suma de vectores. El primer nivel divide los puntos 

2D en 4 clases laterales (puntos 2001) y cada clase lateral de primer nivel se divide adicionalmente en otras 4 clases 

laterales (punto 2002) mediante la transformaci6n de segundo nivel. El MSD en el receptor decide las clases 

45 laterales de primer nivel que corresponden a cada simbolo. Esto proporciona un aumento de 6 dB de SNR en la 

decodificacion de segundo nivel con respecto al primer nivel. Entonces, el MSD decide entre 4 clases laterales, lo 

que proporciona otro aumento de 6 dB de SNR. El tercer nivel realize decodificacion con una SNR superior en 12 dB 

con respecto al primer nivel puesto que la distancia de constelaciOn minima ha aumentado en 4. La constelaciOn 

final despues de la transformacion 660 con etiquetado se muestra con (e) y corresponde a una 32-QAM rotada, 

50 cuyos simbolos deben convertirse en simbolos 8-PAM par el modulador 670. 

La figura 21 proporciona una cuarta configuraci6n de ejemplo del codificador MLCC. Ahora, E =3,5 bit/dim, nb(1) = 

1 bit/dim, nb(2) =1 bit/dim y nb(3) =1,5 bit/dim (vease la sexta linea de la table en la figura 17). La constelaciOn y el 

mapeo de bits para los niveles primero, segundo y tercero se ilustran con (a), (b) y (c). Con (d) se muestra la divisiOn 

en clases laterales realizada par las transformaciones reticulares de primera etapa y la suma de vectores. La 

55 constelacion final despues de la transformed& reticular de segunda etapa 660 con etiquetado se muestra con (e), 

sus simbolos debe convertirse en simbolos 16-PAM par el modulador 670. 

SegUn una realizacion preferida de la presente invenci6n, para fibra 6ptica de plastic° se consideran los cOdigos de 

componentes BCH con polinomios primitivos binarios sabre un campo de Galois GF(2m) con m = 11. Los polinomios 

primitivos de los niveles primero y segundo tienen ventajosamente 2047 bits de longitud y un acortamiento minima 

60 de 3 bits, dando como resultado NMLCC = 2044 simbolos 1D en la salida. En el ejemplo anterior de una transmisi6n a 

traves de POF descrita con referencia a la figura 6, coma una realizaci& ventajosa, se han aplicado BCH (2044, 
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1637) en el primer nivel y cocligos BCH con (2044, 2022) y (1022, 1000) en el segundo nivel. 

La seleccion de codigos BCH binarios para cada nivel es importante para garantizar el rendimiento y la ausencia del 

suelo de error del esquema de MLCC presentado. A continued& se comenta la seleccion de codigos BCH en 

detalle con el fin de garantizar la operacion de todo el sistema de MLCC-MSD a tasas de errores muy bajas asi 

5 como con el fin de obtener una ganancia de codificacion posiblemente alta a partir de los cOdigos BCH implicados. 

El rendimiento de los c6digos BCH se estima teniendo en cuenta las caracteristicas de un decodificador de decision 

firme BCH asi como las operaciones de mOdulo Ilevadas a cabo por el MSD para separar la decodificaci6n de los 

tres niveles de MLCC. 

Con el fin de estimar el rendimiento del sistema de transmision basado en MLCC segun la presente invencion, la 

10 tasa de errores de bits (BER) en funci6n de la separaci6n de Shannon de toda la MLCC se analiza con las siguientes 

suposiciones con respecto a la implementaciOn del decodificador de multiples fases en el receptor: 

• Se implementa decision firme para la deteccion de simbolos en cada nivel de decodificacion. Para separar la 

informacion recibida que corresponde a cada nivel, se implementan los operadores de mOdulo tal como se definen 

en G. D. Forney et al. , "Sphere-bound-achieving coset codes and multilevel coset codes": IEEE Trans. on Information 

15 Theory, vol. 46, n.° 3, mayo de 2000, pegs. 820-850. 

• Se usa decodificaciOn de distancia limitada tal como el algoritmo de Berlekamp-Massey (BMA) para la 

decodificaci6n BCH. BMA se usa ampliamente para la decodificacion BCH en implementaciones de hardware. Por 

tanto, las estimaciones presentadas en este caso son una estimacion precisa del rendimiento que puede 

conseguirse en implementaciones reales. 

20 • Se considera que la aplicacion del esquema de MLCC a un canal de ruido gaussiano blanco aditivo (AWGN). Se 

considera la eliminaciOn de la interferencia entre simbolos por medio de un ecualizador bien disefiado. Este es el 

caso para la precodificacion de Tomlinson-Harashima, pero no para el ecualizador con realirnentaciOn de decisiones 

(DFE) o el ecualizador con prealimentacion lineal (FFE), porque la propagaciOn de errores da como resultado ruido 

con color en el detector. No obstante, la combinacion de la MLCC presentada con FFE es adecuada, aunque con 

25 una determinada perdida de capacidad producida por la autocorrelacion de ruido de detecci6n. Para THP, la division 

en clases laterales presentada anteriormente se ha asignado de tal manera que no se requiere ninguna operaci6n 

de modulo antes de la decodificacion de multiples fases. Por tanto, no se produce ninguna perdida adicional por un 

mOdulo de THP. 

• La operacion de modulo se implementa en cada nivel antes de la decodificacion. Cuando estan habilitados los tres 

30 niveles (porque la eficacia espectral configurada es lo suficientemente alta), los operadores de mOdulo en los dos 

primeros niveles se implementan para separar la informacion dirigida a cada uno de estos niveles. El operador de 

modulo en el tercer nivel tiene la misma funcionalidad que realizaria el modulo de THP despues del filtro de 

prealimentaciOn, pero sin perdida de capacidad alguna. La operaci6n de modulo se implementa sobre una reticule 

1D en el precodificador (lado de transmisor), pero puede decodificarse optimamente en el nivel de decodificaci6n 

35 habilitado superior de la estructura de MSD sobre una reticule 2D. 

La predicci6n de rendimiento tiene en cuenta las perdidas den conformed& y de modulo, pero no la perdida de 

precodificaci6n experimentada por THP. El esquema de MLCC provoca una perdida de conformaci6n porque la 

serial de transmisi6n se distribuye de manera uniforme (es decir todos los simbolos PAM son probables por igual) 

independientemente de si se aplica THP o no. Puesto que POF es un canal de potencia pico limitada, las tecnicas 

40 de conformaci6n de constelacion conducen a un aumento del factor de cresta que da como resultado una reduccion 

de la capacidad de canal del sistema. De hecho, el verdadero limite de Shannon corresponde al limite de esfera 

(tambien denominado limite de conformacion). Por otro lado, la perdida de modulo se considera en la evaluaciOn de 

la probabilidad de errores de simbolos en cada nivel de decodificacion. 

Shannon nnostro que en un canal AWGN con una SNR dada y un ancho de banda B (Hz), la tasa de transmisi6n de 

45 datos R (bits/s) de una transmisiOn fiable este limitada por arriba en R < B-log2(1+ SNR). De manera equivalente, el 

resultado de Shannon muestra que la eficacia espectral (bits/s/Hz) este limitada por arriba en 1-1 < log2(1+SNR), o, 

dada una eficacia espectral r, que la SNR necesaria para una transmisiOn fiable este limitada por abajo en SNR> 2" 

- 1. Definamos un parametro de SNR normalizado SNRr, como SNRn = SNR / (2" - 1). Para cualquier esquema de 

codificaciOn fiable SNRn> 1, es decir, el limite de Shannon (limite inferior) en SNRn es 1 (0 dB), independientemente 

50 de la eficacia espectral 11. Adernas, SNR, mide la separaciOn con respecto a la capacidad, es decir la diferencia en 

decibelios (dB) entre la SNR usada en realidad por un esquema de codificacion y el limite de Shannon dado en SNR 

para una ri dada. 

La probabilidad normalizada de error de simbolos por 2 dimensiones viene dada por la siguiente estimaciOn de limite 

de union, en funciOn de los parametros A de reticule y la varianza de ruido, suponiendo AWGN y una detecciOn de 

55 distancia minima: 
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En este caso, d2(A) es la distancia al cuadrado minima entre puntos de la reticula, K(A) es el nOmero de osculacion 

de la reticula, n es el numero de dimensiones y G2 es la varianza de un ruido de n dimensiones con volumen 

) (2rrea2 , es decir, una esfera de ruido de radio al cuadrado ncr2Q(.) es la probabilidad gaussiana de 

5 fund& de errores. Esta ecuaci6n significa que la probabilidad promedio normalizada de error de simbolos es una 

fund& de la relacion entre la distancia minima al cuadrado y la varianza de ruido. Esta relacion, dependiendo de la 

reticula y constelacion usadas, esta relacionada con la SNRn de una manera diferente. El nCimero de osculacion es 

el niimero promedio de puntos a una distancia minima alrededor de un punto de la constelacion. 

La division en clases laterales se basa en reticulas 2D qZ2 para constelaciones QAM, y qRZ2 para constelaciones 

10 QAM rotadas, donde q es un factor de ajuste a escala que depende del nivel. Para ambas reticulas n=2. 

Para constelaciones 2k-QAM, donde k es impar, d2 (qZ2)= q2, y la energia de la constelacian promedio es 

15 

A partir de esto, la SNRn viene dada por: 

q2 2 k — 1 

prom . — 
2 3 

SUR. EPT — 

2k 

2a- 4.3.a2 

3s/Ff, 

Por tanto, la probabilidad promedio del error de simbolos se estima tal como sigue: 

Pes( 3814 ) K( A) C4 413 9VRI 

El niimero de osculacion es 4 para una constelacion muy grande dentro de la reticula. Sin embargo, para reticulas 

pequefias, se prefiere considerar el numero promedio de puntos a una distancia minima, puesto que los puntos de 

20 limite tienen normalmente una mitad de los puntos internos. No obstante, cuando los operadores de modulo de MSD 

se implementan antes de la detecci6n firme y se produce un suavizado de ruido, K(A) = 4 se considera preciso, 

especialmente cuando se aplica THP. Para constelaciones 2k-QAM rotadas en las que k es impar, a continuaci6n se 

presenta una estimacion de la probabilidad de error de simbolos. Mediante metodos de suma en serie, se calcula la 

energia de constelacion promedio como 

25 

y por tanto, la SNRn viene dada por: 

q2 2 21 _ 1 

4 3 

E„ 24'21-1 
SVR= .2(7 = 83.0.2 

fikni —1 

SVR 8-3•a2
 2k1

 

y la probabilidad de error de simbolos es tal como sigue: 
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( k - 
Pes(9V13,)= K(A)Ck 2,r,21_1 SVR,) 

El nOrnero de osculacion se considerara que es 4 para las k constelaciones de QAM pares. 

A partir de esto, puede calcularse ahora la probabilidad de error de simbolos promedio para cada nivel de 

decodificaciOn implicado en MSD. 

5 Para el esquema de MLCC configurado con un total de bits codificados por dimension y eficacia espectral de 

bits/Hz/s por dimensi6n, la SNR normalizada para cada nivel I se define en funci6n del esquema de MLCC completo 

SNR. Cuando 2c es par, la SNR,, viene dada por 

221 - 
SNR„, SVii, 224 4 

suponiendo una eficacia espectral actual del sistema (n) que es menor o igual al numero de bits codificados por 

10 dimensi6n (). Adernas, se supone que la distancia de constelaciOn minima aumenta en cada nivel en funciOn de la 

suma del niimero de bits codificados por dimension en los niveles previos. Cuando 2 es impar, obtenemos: 

2 ( 224 - I ) 2' 1/ - I 
SVR., SV19, 

Eno ) 
4 

2 ( 2 2 '7 - I 
4 

( I ) 

= 2 .441 _ 1
 22 _. l

 240 _ 1 

donde se ha considerado la desviacion debida a la constelaciOn 24-QAM rotada despues de 1V1(1) y A'2 . 

: 
lndiquemos la probabilidad de error de sinnbolos para el nivel I en fund&

 P  
de la SNR normalizada como sJ

(M )
 Y 

15
 

la probabilidad de errores de bits promedio corn° th'i " . La probabilidad de error de sinnbolos se calcula 

entonces como 

= 4 OW39VR,,, 

Con el fin de obtener la probabilidad de errores de bits debe evaluarse cuantos enlaces de distancia minima entre 

puntos producen solo un cambio de 1 bit en el mapeo y cuantos producen un cambio de 2 bits. Para constelaciones 

20 QAM pares, todos los enlaces tienen un cambio de 1 bit, puesto que se mapean por Gray. Para constelaciones QAM 

impares es mas dificil, pero todavia puede calcularse de manera analitica, de manera cerrada. Cuando 2-nb(I) es 

par: 

25 

1  
( 9\14) F° ( SVF ) 

2nb( i) 'd• 

y cuando 2.nb(I) es impar, la probabilidad de errores de bits promedio se estima mediante: 

( 5N4) =
  3.4221M*1 —2 

4nb(/)(422,10).1 _
 ,(9v) 

Ademas, para los niveles codificados (el primer y posiblemente el segundo nivel descritos con referencia a la figura 

6), la probabilidad de error de decodificacion BCH puede estimarse a partir de
 P° (SNR

"
)

, porque para las 

constelaciones tanto QPSK como BPSK aplicadas en estos niveles, solo fella un bit por decision de simbolo 

defectuosa en un regimen de tasa de errores baja. Para el l-esimo nivel, se define un c6digo BCH (nc(I),kc(I),tc(I)) 

30 sobre un cannpo de Galois GF(2m), donde n(I) es el nOrnero de bits por palabra de c6digo n(l) 2m-1 y es par, k(l) 

es el nOmero de bits de informed& por palabra de codigo y t(I) es la capacidad de correcciOn de errores en bits por 

palabra de c6digo. Los c6digos BCH estan disenados por separado para el primer y segundo nivel, atendiendo a 

diferentes criterios. 

Para codigos BCH lo suficientemente grandes, la siguiente ecuaciOn estima de manera precisa la probabilidad de 

35 errores de bits de decodificaci6n Pthi ( Pei: .1 ) en fund& de la probabilidad de errores de bits de entrada: 
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n n-0 

n I 

Esta ecuaci6n se aplica para los c6digos BCH de primer y segundo nivel. El tercer nivel no esta codificado y por 

° 
tanto
 = 

Pthj . Una palabra de codigo entera se supone que es erronea cuando no puede corregirse y el numero 

de bits defectuosos es desde t(l)+1 hasta nc(I). 

5 Usando las estimaciones descritas anteriornnente, ahora es posible estimar la probabilidad de errores de bits para 

P‘lb todo el esquema de MLCC decodificado por MSD en el receptor, en funciOn de .1 en todos los niveles de MLCC 

habilitados, indicando Lmax el indice del nivel I mas alto que esta habilitado. La probabilidad de errores de bits de 

MLCC se estinna como 

FliALCC(sviv nb( 1)rc(1)  

ri Et* 

10 donde r(l) es la velocidad de codigo de cada nivel, que es siempre r,(3)=1, puesto que el 3er nivel no esta codificado. 

Ahora, segun una realizacion de la presente invencion, basandose en la probabilidad de errores de bits estimada 

derivada anteriormente, los cadigos BCH se seleccionan para garantizar que la tasa de errores de bits (BER) de 

todo el sistema de MLCC-MSD es menor que una BER objetivo indicada como BER0. La BER objetivo es un 

requisito de sistema que depende de la aplicacion objetivo. Por ejemplo, para una Ethernet de 1 Gbps, BER0 = 10b0,  

15 y para 10 Gbps, BER0 = 10-12. El metodo para seleccionar los c6digos BCH incluye las siguientes etapas: 

1. Seleccionar m, NMLCC y nc(1). Para cualquier nivel I, = k(l) es 6ptimo. Puesto que nb(1) = 1 bit/dim para 

cualquier configuracion de MLCC segun la figura 6, NMLCC = nc(1) simbolos unidimensionales por palabra de c6digo 

de MLCC. Por otro lado, para un BCH sobre GF(2m), la eleccion de n0(1) lo mas proximo posible a 2m-1 maximizara 

el rendimiento. m se selecciona basandose en requisitos de sistema; la ganancia de codificaciOn BCH aumenta con 

20 m. Ademas, NMLCC debe ser par puesto que la MLCC funciona sobre una reticula bidimensional, y cuando estan 

implicadas constelaciones rotadas se mapeara un n0mero impar de bits por 2 dimensiones. Por tanto: 

1.1 m se selecciona en fund& de los requisitos del sistema, teniendo en cuenta que a mayor m, la ganancia 

de codificacion aumenta asi como la complejidad y la latencia de decodificacion. 

1.2 nc(1) es un nOrnero entero par de manera que nc(1) < 2m - 1. Con el fin de maximizar la ganancia de 

25 codificacion, rIc(1) debe seleccionarse lo mas alto posible. 

2. SelecciOn de rc(1). La siguiente etapa es la seleccion de velocidad de cOdigo para el BCH usado en el primer 

nivel. Desde el punto de vista del rendimiento, para m y nc(1) dados, hay un valor 6ptimo i-c(1) para el que la 

separaci6n de Shannon es minima. Los c6digos BCH funcionan muy bien para velocidades de c6digo altas. Cuando 

la velocidad de codigo disminuye de 1 a 0, la separaci6n de Shannon disminuye, luego la ganancia de codificaci6n 

30 aumenta hasta un valor dado rc(1)00. A partir de este valor, la separaci6n aumenta de manera mon6tona. Para la 

seleccion de rc(1), tambien deben considerarse las limitaciones de implementacion de hardware. La complejidad 

computacional, por tanto el area de silicio, del decodificador BMA BCH es proporcional al factor mt. 

3. Calculo de kb(1) y el polinomio primitivo. El c6digo BCH (ne(1),kc(1),tc(1)) es una versiOn acortada de un cOdigo 

BCH (2m-1, kco(1), tco(1)), donde kco(1) = ke(1) + 2m - 1 - ric(1). A partir de este primer valor de tentative, buscamos el 

35 polinomio primitivo valid° con k kco ( 1 ) . A partir de esto, el BCH se define estrechamente mediante ric(1) y Icc(1) = k 

+ nc(1) — 2m + 1. 

4. Seleccion de BCH para el segundo nivel: se usan dos c6digos BCH diferentes en el segundo nivel, aunque son 

una version acortada de un polinomio primitivo Oleo, entonces, ventajosamente, sOlo ha de implementarse un 

decodificador BCH para este nivel. Cuando nb(2) = 1 bit/dim, entonces nc(2) = nc(1). Para nb(2) = 0,5 bits/dim, nc(2) = 

40 nc(1)/2. Si kco(2) es el numero de bits de informacion del polinomio primitivo, k0(2) es el valor mas alto que cumple 

Ilt,,tecc(9vF) _ nt,(1)1;(1) taw 

D MIEC s N 
) > BFR 

cuando ' ° para nb(2) = 0,5 bit/dim y nb(1) = 1 bit/dim. En otras palabras, el rendimiento de todo 

el sistema se establece por el primer nivel. Este es un proceso iterativo que requiere calcular numericamente las 

ecuaciones anteriores. Una vez hallado un kco(2) valid°, ke(2) se calcula como Icc(2) = kco(2) + nc(2) — 2m + 1. 

45 A continuaci6n se muestra un ejemplo de la seleccion de c6digo BCH segim las reglas introducidas anteriormente. 
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El exponente del polinomio primitivo de m = 11 se selecciona como que proporciona un buen equilibrio rendimiento-

complejidad para aplicaciones de POF de multiples gigabits. Ademas, NMLCC = 2044 simbolos por palabra de codigo 

de MLCC, y por tanto n(l) = 2044 bits. BER0 = 10-12 para cumplir un requisito de 10 Gbps. Con el fin de seleccionar 

e we{ SNR ) 
la velocidad de codigo, ^ se calcula con nb(2)= nb(3)=0, para varios valores de rc(1). 

5 La figura 22 muestra las curvas de BER correspondientes. Tal como puede observarse a partir de esta figura, la 

separacion de Shannon disminuye a medida que r(l) se reduce de 0,95 a 0,8, donde para re(1)=0,80, la separacion 

de Shannon esta en el minim°. Aumenta mas para rc(1)=0,7 y 0,6. Por tanto, se selecciona el BCH (2044, 1637) 

para el primer nivel. 

Para la seleccion del c6digo BCH de segundo nivel, en primer lugar se considera el caso en el que no se emplea 

10 BCH, concretamente rc(2)=1 y nb(2)=1 bit/dim. La figura 23 muestra la tasa de errores de bits
 P:„., (SNR„ ) para los 

p AfiZe 

niveles primero y segundo, asi como el rendimiento de toda la MLCC en terminos de d' La eficacia 

espectral es ri = 1,8 bits/s/Hz/dim. Tal como puede observarse, la BER de MLCC esta condicionada por el segundo 

nivel para BER < 10-7. 

Cuando la configuracian se cambia y tc(2)=1 bit, el rendimiento cambia tal como se muestra en la figura 24. Tat como 

15 se observa, el rendimiento de toda la MLCC esta ahora mas proximo al limite de Shannon. La figura 25 ilustra el 

rendimiento para tc(2)=2 bits por palabra de cOdigo de BCH. Esta configuracion es valida tambien para nb(2) = 0,5 

bits/dim tat como se muestra en la figura 26. La figura 27 muestra el rendimiento para ii -3,3 bits/s/Hz/dim y = 3,5 

bits/dim, con nb(1) = nb(2) = 1 bit/dim y nb(3) = 1,5 bits/dim. Tal como ya se coment6 anteriormente, el rendimiento 

del tercer nivel no tiene influencia en el rendimiento cuando los codigos BCH se seleccionan bien para la BER0 que 

20 puede implementarse. 

Tal como ya se menciono anteriormente, la estimacion de potencia de enlace es una medida importante de calidad 

de un sistema de comunicaci6n optic°. Mide la atenuaci6n maxima a la que el sistema de comunicaci6n todavia 

puede garantizar una tasa de transmisi6n de datos dada con una tasa de errores de bits menor que un objetivo 

especificado (en condiciones definidas de ruido, distorsion, temperatura, etc.) El objetivo es seleccionar y desarrollar 

25 las tecnicas de telecomunicacion mas adecuadas que conduzcan a una maximizaci6n de la estimacion de potencia 

de enlace. Este problema se refiere al objetivo de realizar una aproximaci6n de la capacidad del canal de 

comunicacion para la que esta diseriado el sistema. Por tanto, los criterios y limites de la teoria de la informacion 

pueden usarse para estimar la tasa de baudios Optima y el numero de niveles de M-PAM que maximizan la 

estimaci6n de enlace tal como se coment6 anteriormente. 

30 El siguiente ejemplo considera que THP se implementa como tecnica de ecualizacion junto con el esquema de 

MLCC de la presente invenciOn. El objetivo es proporcionar 1 Gbps usando un LED con ancho de longitud de onda 

FWHM de 20 nm, apertura numerica FWHM de 0,3 (con una condicion de lanzamiento similar a EMD) y OMA de 0 

dBm. Se consideran varios anchos de banda electricos de -3dB analogos del LED con el fin de mostrar cOmo la 

estimacion de enlace depende de los nnismos. La estimacion de enlace es para 50 metros de SI-POF (A4a.2) y la 

35 atenuaci6n de POF se incluye dentro de la estimaciOn de enlace. En otras palabras, la respuesta de POF se 

considera normalizada en CC, incluyendose toda dispersion modal y la ISI consiguiente en la evaluacion de 

estimaci6n de potencia de enlace. Se considera un receptor optic° de area grande integrado comercialmente 

disponible. La capacidad de respuesta es de 0,5 ANV a 650 nm de longitud de onda y la transimpedancia se ajusta 

para optimizar el equilibrio ruido - ancho de banda en funcion de la tasa de baudios y el numero de niveles de 

40 modulaciOn. 

La figura 28 muestra la estimaciOn de enlace (dBo) en funciOn de la tasa de baudios de serial (Fs). Tal como puede 

observarse, la tasa de baudios que maximiza la estimacion de enlace es de alrededor 300 MBaud, para anchos de 

banda de LED de entre 50 y 100 MHz, y algo mas de 350 MBaud para 350 MHz. Por tanto, un ancho de banda de 

serial de alrededor de 150 MHz y modulacion 16-PAM, que proporciona una eficacia espectral de -3,3 bits/simbolo 

45 (6,6 bits/s/Hz) son la configuracion para maximizar la estimaci6n de enlace. Cuando la estimaci6n de potencia de 

enlace se agota porque hay un exceso de atenuacion debido a un mal acoplamiento, mala terminaci6n, conectores 

intermedios o demasiados pliegues, hay dos posibilidades: no establecer el enlace de comunicaciain o reducir la tasa 

de transmision de datos (por ejemplo 800 Mbps de 1 Gbps) por medio de un algoritmo automatic° implementado en 

el sistema. Desde el punto de vista del usuario final, la solucion de tasa de transmision de bits adaptativa puede ser 

50 la calve para el exito, especialmente para instalaciones amateur (requisito de facil instalacion), que probablemente 

seran las dominantes en instalaciones domesticas. Por otro lado, teniendo en cuenta las topologias de cableado 

tales corn° en cadena margarita o en arta!, que reducen la complejidad de la instalaciOn dentro del hogar, la 

capacidad de tasa de transmision bits adaptativa puede ser ventajosa en secciones comunes de la red (secciones 

que deben asumir el trafico de varias otras secciones), donde puede ser necesario y proporcionarse mas de 1 Gbps 

55 debido a un posible margen excesivo. La presente invenciOn emplea un esquema de MLCC que soporta eficacia 

espectral programable para una tasa de transmision de bits adaptativa. 

La figura 29 resume un metodo segiin la presente invencion. Por consiguiente, se introducen bits 2810 en el 

codificador por clases laterales de tres niveles y se dividen en tres niveles. Los bits en el primer y el segundo nivel se 

codifican 2820 mediante el cOdigo BCH. Los bits codificados de los primeros dos niveles asi como los bits en el 
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tercer nivel se mapean entonces en constelaciones predefinidas respectivas 2830 y los simbolos resultantes se 

transforman entonces 2840 por medio de una transformaci6n reticular, realizando de esta manera la divisiOn en 

clases laterales. Los simbolos transformados por reticule de cada nivel se suman y se procesan mediante una 

transformaci6n reticular de segunda etapa 2850 con el fin de obtener una constelacion de media cero con 

5 distribuci6n de energia posiblemente uniforme. Despues de la codificaci6n por clases laterales de tres niveles, los 

simbolos se modulan 2860 y o bien se proporcionan para su transmisi6n o bien se precodifican 2870. 

La figura 30 muestra un decodificador de mUltiples fases 3000 de ejemplo que puede usarse para decodificar una 

serial codificada tal como se describi6 anteriormente. En primer lugar, la serial digital codificada (M-PAM) que tiene 

una longitud NnALcc se demodula 3010 para obtener una palabra de c6digo de simbolos bidimensional con una 

10 longitud Nmi_cc/2. El simbolo demodulado se transforma entonces 3020 mediante una transformaciOn reticular 

inverse (que coincide con la segunda transformaci6n reticular 660 del codificador) y se decodifica con un 

decodificador de tres fases. El decodificador de ties fases aplica en la primera fase otra transformaciOn reticular 

inverse 3030a (que coincide con la transformed& reticular 640a en el codificador) y decisiOn firme 3040a, luego 

extrae una primera parte de la palabra de cOdigo de simbolos transfornnada aplicando una operaciOn de mOdulo 

15 3050a (mod-A1) at sinnbolo demodulado. Entonces, todavia en la primera fase, la primera parte extraida se demapea 

3060a (lo que coincide con el mapeo 630a en el codificador) para obtener una palabra de c6digo de BCH de ric(1) 

bits de largo, que se decodifica con un primer decodificador BCH 3070a (que coincide con el codificador BCH 620a 

en el codificador) para obtener P(1) bits de informacion. La palabra de c6digo decodificada de la primera parte con 

nc(1) bits selecciona una primera clase lateral. La palabra de c6digo decodificada de la primera parte se mapea 

20 entonces de nuevo de manera similar a 630a y se transforma mediante una transformaci6n reticular que 

corresponde a 640a. La clase lateral de primer nivel resultante se sustrae entonces de la palabra de c6digo de 

simbolos y se obtiene la segunda parte en la segunda fase aplicando operacion de modulo (mod-A2) a la misma 

despues de una transformaci6n reticular inverse y decisi6n firme, que son similares a bloques funcionales descritos 

para la prinnera fase. La segunda parte se demapea entonces (lo que coincide con el mapeo 630b en el codificador) 

25 para obtener una palabra de c6digo de BCH de nc(2) bits de largo, que se decodifica con un segundo o un tercer 

decodificador BCH (que corresponde al codificador BCH 620b en el codificador) para obtener 13(2) bits de 

informacion. La palabra de codigo decodificada de la segunda parte selecciona una segunda clase lateral. Una 

tercera parte con un tamano de nc(3) = 13(3) bits se obtiene sustrayendo la palabra de c6digo decodificada de la 

segunda clase lateral (mapeada 630b y transformada por reticule 640b de nuevo) y la clase lateral de primer nivel 

30 del simbolo demodulado y mediante transformed& reticular inverse (que corresponde a la transformaci6n reticular 

640c en el codificador), decision firme 3040c y operacion de mOdulo (mod-A3) 3050c. Despues de un demapeo 

3060c (que corresponde al mapeo 630c en el codificador), basandose en la tercera parte obtenida, la palabra de 

c6digo se decodifica finalmente multiplexando 3080 (multiplexor de MLCC) las ties pages decodificadas obtenidas 

en ties fases del decodificador para obtener la palabra decodificada de longitud 

35 Las figuras 31A, 31B y 31C muestran posibles metodos de ecualizaciOn que pueden usarse con la presente 

invencion. Ventajosamente, tat como se describio anteriormente, se usa precodificacion de Tomlinson-Harashima, 

que incluye operaci6n de modulo 3110 y filtrado de realimentaciOn 3130, de manera similar a la precodificaci6n 

conocida tal como se ilustra en la figura 3 (vease la operaci6n de mOdulo 310 y el filtro de realimentacion 330). Sin 

embargo, en el lado de decodificador, se prescinde ventajosamente del operador de mOdulo 320 de la figura 3 con el 

40 fin de reducir la perdida de mOdulo y, en vista de que la operaci6n de mOdulo se realize durante la decodificaciOn de 

mUltiples fases. Por tanto, antes de entrar en el decodificador de milltiples fases (por ejemplo el decodificador de la 

figura 30), solo se realize filtrado con prealimentacion 3120. 

Alternativamente, cuando no se aplica precodificaciOn de Tomlinson-Harashima, puede realizarse una ecualizacion 

con prealimentacion tal como se muestra en la figura 31B. Todavia alternativamente, puede emplearse un 

45 ecualizador con realimentacion de decisiones tal como se muestra en la figura 310. 

La figura 34 resume etapas de metodo realizadas seg& una realizacion de la presente invenciOn. Una etapa 3410 

de ecualizacion puede realizarse en los simbolos recibidos desde el canal POF. Esta etapa puede incluir filtrado de 

prealimentacion tat como se ilustra en las figuras 31A, 31B y 310. Entonces, los simbolos se demodulan 3420, por 

ejemplo, mediante un demodulador M-PAM. Una transformaci6n reticular inverse 3430 se aplica entonces a los 

50 simbolos demodulados, que luego experimentan la decodificacion de ties fases con las etapas 3440, 3450 y 3460 

correspondientes. Basicamente, en cada una de estas fases, los simbolos se transforman por reticule inverse, se 

toma una decisi6n sobre su valor (que corresponde a la "decision firme" en la figura 30), se extrae una parte de los 

datos designada como clase lateral/palabra de codigo por medic de un operador de modulo y, en la primera y/o 

segunda fase, se realize decodificacien BCH. Las pages obtenidas de esta manera de la primera, segunda y tercera 

55 fase se multiplexan (de manera binaria) 3470. 

En particular, la presente invencion puede implantarse en redes donnesticas para implementaciones de IPTV 

emergentes que requieren un ancho de banda alto y una calidad de experiencia alta. Sin embargo, la presente 

invencion tambien puede emplearse en redes de acceso, per ejemplo para entregar una difusi6n de alta definicion a 

traves de una fibra hasta el hogar directamente al usuario en la ultima parte del trayecto de transmisiOn. Gracias a 

60 las caracteristicas inherentes de la fibra de plastic° (coste y tiempo de instalaciOn bajos, no es necesario conectar 

enchufes, inmunidad EMI, bajo diametro, etc.) y las caracteristicas de la presente invenciOn, POF puede 

considerarse como alternative a largo plazo para arquitecturas de red de acceso futures. POE en conexiOn con la 
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tecnologia de transmisiOn de datos proporcionada por la presente invenciOn tambien puede usarse ventajosamente 

en el entorno industrial y en redes de entretenimiento informativo para coches. Las demandas de un mayor ancho de 

banda requeridas por sensores basados en video pueden conseguirse con POE y la tecnologia descrita 

anteriormente, permitiendo la instalaciOn de camaras de visiOn trasera de alta definiciOn, vision de 3600 multicamara, 

5 aparcamiento asistido, sustituciOn de espejo lateral, vigilancia de asiento trasero, vision nocturna, etc. de una 

manera econ6mica. 

Otra realizaciOn de la invenciOn se refiere a la implementacion de las diversas realizaciones descritas anteriormente 

usando hardware y software. Se reconoce que las diversas realizaciones de la invenciOn pueden implementarse o 

realizarse usando dispositivos informaticos (procesadores). Un dispositivo informatico o procesador puede ser, por 

10 ejemplo, procesadores de uso general, procesadores de serial digital (DSP), circuitos integrados de aplicaciOn 

especifica (ASIC), disposici6n de puertas programables en campo (FPGA) u otros dispositivos lOgicos programables, 

etc. Las diversas realizaciones de la invencion tambien pueden realizarse o materializarse mediante una 

combinacion de estos dispositivos. 

Ademas, las diversas realizaciones de la invencion tambien pueden implementarse por medio de modulos de 

15 software, que se ejecutan mediante un procesador o directamente en hardware. Tambien puede ser posible una 

combinacion de modulos de software y una implementacion de hardware. Los modulos de software pueden 

almacenarse en cualquier tipo de medios de almacenamiento legibles por ordenador, por ejemplo RAM, EPROM, 

EEPROM, memoria flash , registros, discos duros, CD-ROM, DVD, etc. 

En resumen, la presente invencian se refiere a un sistema de codificacion y modulacion eficaz para la transmisiOn de 

20 datos digitales a traves de fibras opticas de plastic°. En particular, la sena' digital se codifica por medio de una 

codificacion por clases laterales de tres niveles. La eficacia espectral del sistema es configurable por medio de la 

seleccion del numero de bits que van a procesarse en cada uno de los niveles. El primer nivel aplica a los datos 

digitales una codificacion BCH binaria y realiza division en clases laterales por medio de un mapeo de constelaciOn y 

transformaciones reticulares. De manera similar, el segundo nivel aplica otra codificacion de BCH binaria, que puede 

25 realizarse de nnanera seleccionable segim la configuraci6n deseada por dos codigos BCH con sustancialmente la 

misma velocidad de codificaciOn, operando en palabras de c6digo de tamalios diferentes. El tercer nivel no esta 

codificado. Tanto el segundo como el tercer nivel experimentan mapeo y transformaci6n reticular. Despues de una 

suma de los niveles, se realiza una transformaci6n reticular de segunda fase para obtener una constelacion de 

media cero. Los simbolos ennitidos desde tal codificador por clases laterales de tres niveles se modulan entonces 

30 adicionalmente. 
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REIVINDICACIONES 

1. Metodo para codificar datos digitales para su transmisi6n a traves de una fibra Optica de plastic° (150), 

comprendiendo el metodo las etapas de: 

seleccionar el nOmero de bits en una segunda y tercera parte de datos digitales de entrada en funci6n de 

5 una eficacia espectral deseada; 

codificar datos digitales de entrada mediante codificaci6n por clases laterales de tres niveles que incluye: 

separar (2910) de los datos digitales de entrada una prinnera parte, la segunda parte y la tercera parte de 

datos, cada una con un nOrnero predeterminado de bits; 

codificar (2920) la primera parte de datos con un primer c6digo BCH en un primer nivel; 

10 proporcionar en un segundo nivel un segundo codigo BCH y un tercer c6digo BCH, en el que el tercer 

codigo BCH tiene una longitud de palabra de c6digo menor que la longitud de palabra de c6digo del primer 

y del segundo cOdigo BCH, y el tercer c6digo BCH tiene sustancialmente la nnisma velocidad de codigo que 

el segundo cadigo BCH; 

codificar (2920) la segunda parte con o bien el segundo o bien el tercer codigo BCH en el segundo nivel; 

15 en el primer nivel, mapear (2930) la primera parte codificada en simbolos de una primera constelacian 

QPSK y realizar una transformaci6n reticular (2940) de los simbolos mapeados para conseguir una divisiOn 

en clases laterales, incluyendo la transformaciOn reticular traslaciOn y ajuste a escala; 

en el segundo nivel, mapear (2930) la segunda parte codificada en sinnbolos de una segunda constelaciOn 

predefinida usando mapeo QPSK o BPSK dependiendo de si se us6 el segundo o el tercer c6digo BCH y 

20 realizar una transformacion reticular (2940) de los simbolos mapeados para conseguir una division en 

clases laterales, incluyendo la transformaci6n reticular traslacion, rotaci6n de 45 grados y ajuste a escala de 

la constelacion trasladada cuando el numero de bits por dos dimensiones de la segunda constelaciOn es 

impar; 

en el tercer nivel, mapear (2930) la tercera parte en simbolos de una tercera constelaciOn sobre reticulas Z2 

25 o RZ2, configurada segun la eficacia espectral deseada y realizar una transformacion reticular (2940) de los 

simbolos mapeados, incluyendo la transformacion reticular traslacion, rotacion de la constelacion trasladada 

de 45 grados cuando el numero de bits por dos dimensiones de la constelacion configurada es impar y 

ajuste a escala; 

sumar (2950) los simbolos transformados del primer, del segundo y del tercer nivel dando como resultado 

30 una constelacion combinada sobre Z2 o RZ2; 

realizar (2950) una transformacion reticular de segunda fase de la constelaciOn combinada para conseguir 

una constelacion de media cero, incluyendo la transformacion reticular de segunda fase rotaciOn de la 

constelacion de -45 grados cuando el nOmero de bits por dos dimensiones de la constelaciOn combinada es 

impar y una operaci6n de modulo para limitar los simbolos de la constelacion combinada a una constelaciOn 

35 cuadrada sobre Z2 o RZ2; y 

modular (2960) los simbolos codificados con la codificaci6n por clases laterales de tres niveles usando una 

modulacion de dominio de tiempo. 

2. Metodo segun la reivindicacion 1, en el que los cOdigos BCH binarios segundo y tercero tienen el mismo 

polinomio primitivo. 

40 3. Metodo segiin la reivindicacion 1, que comprende ademas una etapa de, basandose en una eficacia 

espectral deseada, seleccionar el flamer° de bits por dos dimensiones de cada nivel y adaptar las 

transformaciones reticulares aplicando dicha rotaci6n de la constelaciOn cuando el nOmero de bits por dos 

dimensiones de la constelaciOn combinada es impar y no aplicando la rotacion en caso contrario. 

4. Metodo segOn la reivindicacion 1, en el que 

45 el primer codificador BCH genera palabras de codigo con 2044 bits basandose en 1637 bits de informaci6n 

de entrada, y/o 

el segundo codificador BCH genera palabras de cOdigo con 2044 bits basandose en 2022 bits de 

informacion de entrada, y/o 

el tercer codificador BCH genera palabras de c6digo con 1022 bits basandose en 1000 bits de informaci6n 

50 de entrada. 
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5. Metodo segun la reivindicacion 1, en el que 

la modulacion de dominio de tiempo es M-PAM y 

la transformaci6n reticular de primera fase (1) viene dada por: 

NI (1)(x) = (1)(NI,I (OW) 
con 

&...,-1 

24 rnb (01 0 + j yes (2,n, (0,2) 

1 i A'12 (1)(x) = X' 2' A'1 
2 

, 1 (i )(x) = kx ± 0 ± j)(21"(/)1 —1)) 
2 ) —  Y 

donde I indica el nivel, x es un nirmero complejo, nb(I) indica el nOmero de bits por dimension en el nivel 

y „res„ indica un resto despues de una division de numero entero. 

6. Metodo segun la reivindicaciOn 1, que comprende ademas una etapa de precodificacion de Tomlinson-

Harashima aplicada a los simbolos modulados. 

10 7. Metodo para recibir y decodificar una seal digital codificada mediante un metodo de codificaci6n segOn la 

reivindicacion 1 y recibida a traves de una fibra 6ptica de plastic°, comprendiendo el metodo las etapas de: 

demodular (3420) la serial digital codificada con una modulaciOn de dominio de tiempo para obtener 

palabras de codigo de simbolos y transformarlas (3430) con una transformacian reticular inversa, 

decodificar los simbolos demodulados y transformados con un decodificador de ties fases que incluye las 

15 etapas de: 

extraer (3440) una primera parte de una palabra de c6digo aplicando transformaci6n reticular inversa, 

decision firme de QPSK y, despues, una operacion de mOdulo a un simbolo demodulado; 

decodificar (3440) en una primera fase la primera parte con un primer decodificador BCH y, basandose en 

la primera parte decodificada, seleccionar una primera clase lateral; 

20 extraer (3450) una segunda parte aplicando transformaci6n reticular inversa, decisi6n fume de QPSK o 

BPSK y, despues, una operacion de modulo a un simbolo obtenido sustrayendo la primera parte 

decodificada del simbolo demodulado; 

decodificar (3450) en una segunda fase la segunda parte con un segundo o tercer decodificador BCH y, 

basandose en la segunda parte decodificada, seleccionar una segunda clase lateral; 

25 obtener (3460) una tercera parte sustrayendo las clases laterales primera y segunda decodificadas del 

simbolo demodulado, aplicando transformacion reticular inversa, decision fume de Z2 o RZ2 y, despues, una 

operacion de modulo; 

y multiplexar (3470) la primera, segunda y tercera parte decodificada, 

en el que en la segunda fase se proporcionan el segundo cadigo BCH y el tercer codigo BCH, en el que el 

30 tercer c6digo BCH tiene una longitud de palabra de codigo menor que la longitud de palabra de c6digo del 

primer y del segundo car:lig° BCH, y el tercer codigo BCH tiene sustancialmente la misma velocidad de 

codigo que el segundo c6digo BCH. 

8. Aparato para codificar datos digitales para su transmisi6n a traves de una fibra 6ptica de plastic° (150), 

comprendiendo el aparato: 

35 un codificador por clases laterales de multiples niveles (510) para codificar datos digitales de entrada 

mediante una codificacion por clases laterales de ties niveles que incluye: 

un demultiplexor (610) para separar de los datos digitales de entrada una primera parte, una segunda parte 

y una tercera parte de datos, cada una con un numero predeterminado de bits seleccionables en fund& de 

una eficacia espectral deseada; 

40 un primer codificador BCH (620a) que codifica la primera parte de datos con un primer cOdigo BCH en un 

primer nivel; 

un segundo codificador BCH (620b) en un segundo nivel, en el que el segundo codificador BCH esta 

adaptado para codificar la segunda parte con o bien un segundo o bien un tercer codigo BCH previstos 
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ambos en el segundo codificador BCH, en el que el tercer c6digo BCH tiene una longitud de palabra de 

c6digo menor que la longitud de palabra de cOdigo del primer y del segundo c6digo BCH, y el tercer cOdigo 

BCH tiene sustancialmente la misma velocidad de c6digo que el segundo codigo BCH; 

un primer mapeador (630a) en el primer nivel para mapear la primera parte codificada en simbolos de una 

primera constelacion QPSK y realizar una transformacion reticular (640a) de los simbolos mapeados para 

conseguir una division en clases laterales, incluyendo la transformaciOn reticular traslacion y ajuste a 

esca la; 

un segundo mapeador (630b) en el segundo nivel para mapear la segunda parte codificada en simbolos de 

una segunda constelaciOn predefinida usando un mapeo QPSK o BPSK dependiendo de si se us6 el 

10 segundo o el tercer c6digo BCH y realizar una transformaci6n reticular (640b) de los simbolos mapeados 

para conseguir una division en clases laterales, incluyendo la transformaci6n reticular traslacion, rotaci6n de 

45 grados y ajuste a escala de la constelaciOn trasladada cuando el numero de bits por dos dimensiones de 

la segunda constelaciOn es impar; 

un tercer mapeador (630c) en el tercer nivel para mapear la tercera parte en simbolos de una tercera 

15 constelacian predefinida sobre las reticulas Z2 o RZ2, configurable segun la eficacia espectral deseada y 

realizar una transformaci6n reticular (640c) de los simbolos mapeados, incluyendo la transformacion 

reticular traslacion, rotacion de la constelacion trasladada de 45 grados cuando el numero de bits por dos 

dimensiones de la constelaciOn configurada es impar y ajuste a escala; 

un sumador (650) para sumar los simbolos transformados del primer, del segundo y del tercer nivel dando 

20 como resultado una constelacion combinada sobre Z2 o RZ2, y 

una unidad de transformacion (660) para realizar una transformacion reticular de segunda fase de la 

constelacion combinada para conseguir una constelaciOn de media cero, incluyendo la transformacion 

reticular de segunda fase rotaciOn de la constelaciOn de -45 grados cuando el nOmero de bits por dos 

dimensiones de la constelaciOn combinada es impar y una operacion de modulo para limitar los simbolos de 

25 la constelacion combinada a una constelaciOn cuadrada sobre Z2 o RZ2; y 

un modulador (670) para modular los simbolos codificados con la codificacion por clases laterales de tres 

niveles usando una modulacion de dominio de tiempo. 

9. Aparato segim la reivindicacion 8, en el que los c6digos BCH binarios segundo y tercero (620b) tienen el 

mismo polinonnio primitivo. 

30 10. Aparato segun la reivindicaciOn 8, que comprende ademas un selector para, basandose en una eficacia 

espectral deseada, seleccionar el numero de bits por dos dimensiones de cada nivel y adaptar las 

transformaciones reticulares aplicando dicha rotaciOn de la constelaciOn cuando el numero de bits por dos 

dimensiones de la constelaciOn combinada es impar y no aplicando la rotaci6n en caso contrario. 

11. Aparato segun la reivindicacion 8, en el que 

35 el primer codificador BCH genera palabras de codigo con 2044 bits basandose en 1637 bits de informaciOn 

de entrada, y/o 

el segundo codificador BCH genera palabras de codigo con 2044 bits basandose en 2022 bits de 

informaci6n de entrada, y 

el tercer codificador BCH genera palabras de cOdigo con 1022 bits basandose en 1000 bits de informaciOn 

40 de entrada. 

12. Aparato segun la reivindicacion 8, en el que el primer (630a), el segundo (630b) y/o el tercer (630c) 

mapeador esta configurado para aplicar la transformaci6n reticular de primera fase (1) que viene dada 

por: 

(I)(X)
 At3

2

 (1)(Al3

'i (1)(X)) con  

n b ( 1 )1 
res(2.n,(/),2) 

(I)(X) = x ' 2' • (' Att., (i)(x) = (x +(i j)(2/)1 —1)) 
45 2  2 

donde I indica el nivel, x es un numero complejo, nb(I) indica el nOmero de bits por dimensi6n en el nivel 

1'1 =1-71 y "res" indica un resto despues de una division de numero entero, y 
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el modulador (670) es un modulador M-PAM. 

13. Aparato segim la reivindicacion 8, que comprende ademas un precodificador de Tomlinson-Harashima 

(530) para precodificar los simbolos modulados por el modulador. 

14. Aparato para recibir y decodificar una serial digital codificada con un aparato segun la reivindicaciOn 8 y 

5 recibida a traves de una fibra optica de plastic° (150), comprendiendo el aparato: 

un demodulador (3010) para demodular la serial digital codificada con una modulacion de dominio de 

tiennpo para obtener palabras de codigo de simbolos, 

una unidad de transformaci6n para transformar (3020) los simbolos demodulados con una transformaciOn 

reticular inversa; 

10 un decodificador de mOltiples fases para decodificar los sinnbolos demodulados y transformados, teniendo el 

decodificador de multiples fases tres fases y comprendiendo adernas: 

un primer extractor para extraer una primera parte de una palabra de c6digo aplicando una reticula inversa, 

decisiOn firme de QPSK y, despues, una transformacion (3030a) y una operacion de modulo (3050a) a un 

simbolo demodulado; 

15 un primer decodificador BCH (3070a) para decodificar en una primera fase la primera parte y, basandose en 

la primera parte decodificada, seleccionar una primera clase lateral; 

un segundo extractor para extraer una segunda parte aplicando una transformaci6n reticular inversa 

(3030b), decision firme de QPSK o BPSK y, despues, una operaciOn de modulo (3050b) a un simbolo 

obtenido sustrayendo la primera parte decodificada del simbolo demodulado; 

20 un segundo y un tercer decodificador BCH en una segunda fase que aplican un segundo c6digo BCH y un 

tercer c6digo BCH respectivos, en el que el tercer c6digo BCH tiene una longitud de palabra de c6digo 

menor que la longitud de palabra de c6digo del primer y del segundo c6digo BCH, y el tercer c6digo BCH 

tiene sustancialmente la misma velocidad de c6digo que el segundo c6digo BCH; 

un decodificador (3070b) para decodificar en una segunda fase la segunda parte con el segundo o el tercer 

25 decodificador BCH y, basandose en la segunda parte decodificada, seleccionar una segunda clase lateral; 

un tercer extractor para obtener una tercera parte sustrayendo las clases laterales primera y segunda 

decodificadas del simbolo demodulado, aplicando una transformaci6n reticular inversa, decisi6n firme de Z2 

o RZ2 (3030c) y, despues, una operaciOn de modulo (3050c); y 

un multiplexor (3080) para multiplexar la primera, segunda y tercera parte decodificada. 

30 15. Circuito integrado que implementa un aparato segim la reivindicaciOn 8. 
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