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Demostración experimental del
funcionamiento colorless de un

receptor coherente integrado de 120◦

Resumen

Este trabajo se ha realizado con el Grupo de Tecnologías Fotónicas (GTF)
del Instituto de Investigación de Ingeniería de Aragón (I3A) dentro de la línea
de investigación en comunicaciones ópticas avanzadas.

El objetivo de este trabajo es la evaluación y demostración experimental
del funcionamiento del receptor óptico coherente híbrido de 120◦ como alter-
nativa a los receptores ópticos coherentes convencionales basados en híbridos
de 90◦.

En primer lugar, se realiza un estudio teórico del principio fundamental
de la detección coherente, donde se profundiza en los esquemas de recepción
óptica coherente, basados en híbridos de 90◦ y 120◦ que permiten, mediante
procesado digital de señal (DSP), mitigar las distorsiones y no-idealidades
producidas a lo largo de la comunicación. En particular se ha estudiado con
más detalle el híbrido de 120◦, el cual mediante una sencilla calibración del
receptor permite combatir la distorsión producida en las componentes IQ y
compensar los errores producidos en la fabricación del mismo. Los algorit-
mos de procesado de señal han sido desarrollados y probados en simulación
y posteriormente se comprobado su correcto funcionamiento aplicados a se-
ñales reales.

En segundo lugar, se ha realizado un montaje experimental de laborato-
rio con el objetivo de tener un sistema de comunicaciones real y probar el
funcionamiento experimental del híbrido de 120◦. Para ello, se han utilizado
señales ópticas 16-QAM a 50 Gb/s, cuya demodulación ha sido veri�cada
correctamente en términos de BER y EVM una vez aplicado el bloque de
DSP y la calibración del receptor. Adicionalmente, se ha comprobado experi-
mentalmente que la calibración del receptor aumenta la insensibilidad frente
a la longitud de onda (operación colorless) del receptor de 120◦, ampliando
su rango de operación. Por último, se ha veri�cado que dicha calibración
permite aumentar el rechazo ante canales adyacentes interferentes para su
uso en comunicaciones UDWDM.
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Capítulo 1

Introducción

Durante décadas, la gran mayoría de sistemas de comunicaciones por �-
bra óptica se han basado en la modulación en intensidad de un láser que
se transmite mediante la �bra y es detectada por un fotodetector, lo que se
conoce como Intensity Modulation and Direct Detection(IMDD) [1]. Este es-
quema de detección tiene la gran ventaja de que es insensible tanto a la fase
óptica como al estado de polarización (SOP) de la señal entrante, la cual
�uctúa aleatoriamente mientras viaja por la �bra óptica. Posteriormente,
aparecieron desarrollos de esquemas de recepción que permitían aumentar
la sensibilidad del enlace mediante la introducción de un láser extra en re-
cepción, originando lo que se conoce como detección coherente. La detección
coherente se basa principalmente en la combinación de la señal de interés
con un láser emitiendo en continuous-wave (CW) que actúa como oscilador
local (OL). El objetivo de estos sistemas es incrementar la sensibilidad de los
receptores para maximizar el alcance de los enlaces de comunicaciones ópti-
cas además de incrementar la tasa de transmisión. El desarrollo inicial de los
sistemas coherentes se centró en buscar solución a los principales problemas
que surgen en su despliegue, como son: la disponibilidad de un OL sincro-
nizado en fase y frecuencia con la fuente de señal de interés y la continua
alineación del estado de polarización de la señal de interés y la del OL. Esto
requería de esfuerzos en el desarrollo de complejos y costosos Phase-locked
loop (PLL) en el domino óptico además de láseres con reducidas anchuras
de línea [2].

Por otra parte, el interés en los sistemas coherentes decayó debido el de-
sarrollo de otras técnicas como la introducción de los ampli�cadores ópticos
basados en �bra dopada de erbio (EDFA). Éstos se utilizan como preampli�-
cadores y ampli�cadores en línea, aumentando considerablemente el alcance
de los sencillos sistemas de detección directa. Además, gracias a la introduc-
ción de esquemas de multiplexación en longitud de onda (WDM) en la década
de los noventa, se consiguió aumentar la capacidad de transmisión del enlace.
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

En la última década, la gran demanda de mayor ancho de banda y la
limitación en banda espectral de los ampli�cadores ópticos ha hecho que se
comenzase a buscar alternativas para cubrir la espectacular demanda de trá-
�co y de esta manera incrementar la e�ciencia espectral de los enlaces. Es
aquí donde el desarrollo de la detección coherente adquiere un papel impor-
tante y se propone como sucesora de los esquemas de detección directa.

El desarrollo en esta década de la recepción coherente ha requerido en-
contrar una solución práctica a los dos principales inconvenientes que surgen
en su implementación, (i) la disponibilidad de un láser como OL sincronizado
en frecuencia y fase con la fuente de señal, y (ii) la continua alineación de la
polarización de la señal recibida con la de OL. La solución al primer proble-
ma pasa por la demodulación digital de la señal, de forma que se obtengan
las componentes en fase y cuadratura (IQ) [3, 4] de la señal, a las cuales se
les aplica posteriormente complejos algoritmos de procesado digital (DSP)
que permiten corregir digitalmente la fase de la señal, además de ecualizar
digitalmente efectos dinámicos del canal. La polarización encuentra solución
de igual modo, en el dominio digital mediante la aplicación de una red de
diversidad en polarización, es posible separar las dos componentes ortogona-
les y dirigir cada una de ellas a su demodulador coherente correspondiente [5].

La detección coherente cobra una gran relevancia ya que posibilita el
incremento de la e�ciencia espectral de un enlace óptico mediante el uso
de formatos de modulación más e�cientes que el tradicional OOK usado
en IMDD (M-QAM [10], NOMA-CAP [9]) o esquemas de multiplexación
en polarización (POLMUX)[5, 6]. Además, las redes ópticas han sufrido un
aumento tanto de su �exibilidad a consecuencia de la implementación de
add/drop multiplexers (ROADMs)[7, 8], como de su capacidad adoptando
esquemas UDWDM (Ultra Dense Wavelength Division Multiplexing).En es-
te escenario es de gran interés la insensibilidad frente a la longitud de onda
u operación colorless [11] de los receptores coherentes, lo cual permite el uso
de un mismo receptor para un amplio rango de longitudes de onda. Ésto
posibilita demodular cualquier canal mediante la sintonización del OL cerca
del canal de datos de interés sin necesidad de introducir ningún elemento de
�ltrado óptico.

En este trabajo se van a abordar los receptores coherentes basados en
combinadores 2×N, también conocidos como híbridos, siendo los más fre-
cuentes los combinadores 2×4 o híbrido de 90◦ y combinadores 2×3 o híbri-
do de 120◦. En concreto, se analizará el rendimiento de un híbrido de 120◦

fabricado en óptica integrada, en el cual, cualquier defecto producido en su
fabricación será visible en la operación teórica del propio receptor, introdu-
ciendo interferencias provenientes de otras señales en diferente longitud de
onda. Es por ello que estos receptores deben contar con un alto Common
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CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

Mode Rejection Ratio (CMRR)[13, 14, 15] que evite interferencias debidas a
defectos de fabricación y a señales interferentes de otros canales adyacentes
que entran dentro del ancho de banda de recepción.

En los receptores convencionales (híbridos de 90◦) la detección de las
componentes IQ se realiza mediante detección óptica balanceada, por lo que
se consigue una mayor cancelación del modo común cuanto menores sean los
desbalanceos de los diferentes caminos ópticos [12]. En el proceso de fabrica-
ción se requieren unas tolerancias estrictas para reducir estos desbalanceos
en amplitud y fase que causan distorsión en la constelación de símbolos y,
por tanto, una degradación del CMRR. Los algoritmos de procesado de señal
permiten compensar en gran medida la distorsión en la constelación, pero
estos no pueden corregir el CMRR, lo cual limita el rango de operación co-
lorless del híbrido de 90◦. Una alternativa, es la utilización de los híbridos de
120◦ [16], los cuales permiten un mayor ancho de banda de operación gracias
a la posibilidad de calibración de los mismos. Además, permiten reducir el
tamaño del tamaño del chip óptico ya que utiliza tres fotodetectores en lugar
de los cuatro que hace uso el híbrido de 90◦,

En este trabajo se demostrará y evaluará experimentalmente el compor-
tamiento de un receptor híbrido de 120◦ fabricado en óptica integrada. Para
ello será necesario desarrollar algoritmos de procesado digital de señal (DSP)
comúnmente utilizados para la correcta demodulación coherente. Asimismo,
se veri�cará el funcionamiento del bloque de DSP mediante la adquisición
de señales reales a partir de un montaje de laboratorio que genere señales
ópticas 16-QAM a 50 Gb/s para simular un sistema de comunicaciones. Fi-
nalmente, se veri�cará que la calibración del híbrido permite compensar la
distorsión en la constelación además de incrementar el CMRR y por tanto el
rechazo del receptor ante canales adyacentes interferentes, veri�cando así la
insensibilidad frente a la longitud de onda del receptor (operación colorless).

1.1. Organización de la memoria

El contenido de este trabajo se distribuye en 7 Capítulos. En el Capítulo
1 se realiza una pequeña introducción para poner en contexto el tema que sea
va a tratar. En el Capítulo 2 se analiza la teoría de la detección coherente,
en particular para el híbrido de 90◦ y 120◦. En el Capítulo 3 se describen los
algoritmos de procesado digital (DSP) más utilizados en la demodulación
coherente digital que permiten compensar las diferentes distorsiones en la
constelación de símbolos. Además, se ilustra la aplicación de los mismos a
señales reales. En el Capítulo 4 se aborda la operación colorless tanto del
híbrido de 90◦ como del híbrido de 120◦, caracterizando la responsividades
obtenidas de este último y calculando el CMRR del receptor. En el Capítulo

3



CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

5 se elabora un setup de medida donde se exponen los resultados experimen-
tales obtenidos. En el Capítulo 6 se exponen las conclusiones extraídas a lo
largo del trabajo.
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Capítulo 2

Recepción óptica coherente

2.1. Detección coherente

El concepto en el que se basa la detección óptica coherente es en la mezcla
del láser de señal de información con un láser en recepción que actúa como
oscilador local en un combinador. En la Figura 2.1 se presenta el esquema
básico de un receptor coherente,en este caso se combina la entrada con un
oscilador local en un híbrido de 180◦.

20 K. Kikuchi

optical communication systems and provide new capabilities that were not possible
without the detection of the phase of the optical signal.

2.2 Principle of Coherent Optical Detection

This section describes the basic operation principle of coherent optical detection.
We show how the coherent receiver measures the complex amplitude of the optical
signal with the shot-noise-limited sensitivity and how information on the state of
polarization can be extracted by the use of polarization diversity.

2.2.1 Coherent Detection

Figure 2.11 shows the configuration of the coherent optical receiver. The fundamen-
tal concept behind coherent detection is to take the product of electric fields of the
modulated signal light and the continuous-wave (CW) local oscillator (LO). Let the
optical signal incoming from the transmitter be

Es(t) = As(t) exp( jωs t), (2.1)

where As(t) is the complex amplitude and ωs the angular frequency. Similarly, the
electric field of LO prepared at the receiver can be written as

ELO(t) = ALO exp( jωLOt), (2.2)

where ALO is the constant complex amplitude and ωLO the angular frequency of
LO. We note here that the complex amplitudes As and ALO are related to the sig-
nal power Ps and the LO power PLO by Ps = |As |2 /2 and PLO = |ALO|2 /2,
respectively.

Balanced detection is usually introduced into the coherent receiver as a means
to suppress the dc component and maximize the signal photocurrent. The concept
resides in using a 3-dB optical coupler that adds a 180◦ phase shift to either the
signal field or the LO field between the two output ports. When the signal and LO

Fig. 2.11 Configuration of
the coherent receiver that
measures the beat between
the signal and LO

Figura 2.1: Esquema básico de recepción coherente basado en un híbrido a 180◦.

Si de�nimos la señal óptica entrante como:

Es(t) = As(t) exp(j(ωst+ θs)) · ês (2.1)

donde AS(t) es la amplitud compleja, ωs la frecuencia de la señal, θs es
la fase de la señal transmitida y ês es el estado de polarización de la señal
de información. De igual manera, el campo eléctrico que presenta el OL en
el receptor puede ser escrito como:

5



CAPÍTULO 2. RECEPCIÓN ÓPTICA COHERENTE

ωs ωωLO0
D

EP
 ó

pt
ic

a ωFI

2BW

Figura 2.2: Espectro óptico de las señales de entrada al receptor coherente.

ELO(t) = ALO exp(j(ωLOt+ θLO)) · êLO (2.2)

donde ALO es la amplitud compleja constante, ωLO la frecuencia del OL,
θLO la fase del OL y êLO el estado de polarización del oscilador local. Las
amplitudes complejas AS(t) y ALO se relacionan con la potencia de señal P s
y la potencia del oscilador local PLO mediante PS = |AS |2/2 y PLO = |ALO|2/2
respectivamente.

El batido de ambas señales se realiza mediante un acoplador óptico 50/50
cuyas salidas tienen una fase relativa de +90◦ y -90◦. Las componentes de
campo eléctrico entrantes a los fotodetectores pueden escribirse como:

E1 =
1√
2

(Es + ELO) · ês · êLO (2.3)

E2 =
1√
2

(Es − ELO) · ês · êLO (2.4)

y las fotocorrientes de salida como:

I1(t) =
R

2

[
Ps + POL +

√
POLPs sin(∆ωt+ θs(t) + ∆θn)

]
· ês · êLO (2.5)

I2(t) =
R

2

[
Ps + POL −

√
POLPs sin(∆ωt+ θs(t) + ∆θn)

]
· ês · êLO (2.6)
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CAPÍTULO 2. RECEPCIÓN ÓPTICA COHERENTE

donde ∆θn = θns − θLO es la diferencia entre los ruidos de fase de señal
y OL, R es la responsividad de los fotodetectores y ωFI es la frecuencia
intermedia de�nida como ωFI = |ωS − ωLO|. Es preciso que tanto la señal
de datos como la del oscilador local presenten la misma polarización para así
obtener la máxima señal a la salida de los fotodetectores.

Los dos primeros términos se corresponden con la detección directa de
señal y OL, las cuales pueden cancelarse eléctricamente mediante el par
de fotodiodos balanceados como muestra el esquema de la Figura 2.1. La
detección balanceada es usualmente utilizada en los receptores coherentes
como medida de supresión de esta componente de detección directa y así
maximizar el término de batido entre ambas señales. Por lo que tras este
�ltrado se obtiene la siguiente expresión:

I(t) = I1(t)− I2(t) = 2R
√
PLOPs sin(ωFIt+ θs(t) + ∆θn) · ês · êLO (2.7)

Puede verse cómo es posible incrementar la amplitud de la señal de datos
mediante el uso del OL, lo que demuestra la ventaja en el aumento de la
sensibilidad que presentan los esquemas de detección coherente frente a los
de detección directa.

Por otra parte, en la Figura 2.2 puede verse el espectro de entrada y
salida del receptor.

Una vez analizado el esquema de recepción coherente, hay que distinguir
entre tres tipos de técnicas en función de la separación frecuencial entre la
señal y el OL, denominada frecuencia intermedia ωFI (véase Figura2.3):

ωs=ωLO ω0

(a)

ωs ωωLO0

(b)

ωFI =0 ωFI ≠0
ωs ωωLO0

(c)

ωFI <BW

D
EP

 ó
pt

ic
a

D
EP

 ó
pt

ic
a

D
EP

 ó
pt

ic
a

Figura 2.3: Técnicas de detección coherente: (a) homodina, (b) heterodina e (c)
intradina.

Detección homodina, donde tanto el láser de señal como el oscilador
local tienen la misma frecuencia por lo que ωFI = 0, con lo que se
consigue obtener la demodulación de la señal directamente en banda
base.
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Detección heterodina, en la cual la frecuencia del OL di�ere de la del
láser de señal, por lo que la demodulación de la señal se realiza en una
frecuencia intermedia ωFI mayor que el ancho de banda de señal (BW).
Esta técnica tiene el inconveniente de que se necesitan fotodetectores
con mayor ancho de banda de forma que la señal a demodular quepa
dentro del ancho de banda de detección.

Detección intradina, es similar al caso homodino ya que la diferencia
de frecuencia del láser de señal y OL presenta una variación mínima,
en todo caso menor que el ancho de banda de la señal (ωFI <Rs). En
este caso, la fase de la señal demodulada se verá incrementada en el
tiempo, describiendo así cada símbolo demodulado una rotación en el
plano IQ, lo cual podrá corregirse mediante un algoritmo de estimación
de fase [24, 25].

Una de las principales ventajas de los esquemas de recepción coherente
respecto a detección directa es que permiten el uso de formatos de modula-
ción complejos que hagan uso tanto de la amplitud y fase, como por ejemplo
modulaciones M-QAM, donde la información viaja tanto en el término As(t)
como en el término θs(t) de la Ecuación 2.1 . Para ello es necesario extender
el esquema de la Figura 2.1 y que permita la detección y demodulación de
las componentes de fase y cuadratura IQ, cuya expresión en la que se omiten
los términos de ruido y ωFI queda de�nida como se muestra a continuación:

[
I
Q

]
= R

√
POLPs

[
cos(θs)
sin(θs)

]
· ês · êLO (2.8)

Como puede verse en la Ecuación 2.8, existe una gran dependencia entre
la intensidad de las componentes IQ obtenidas en detección con el estado de
polarización de los láseres de señal y OL, ês y êLO respectivamente. El pro-
ducto escalar de ambas polarizaciones puede hacer que, en el peor escenario
posible donde las polarizaciones de señal y OL sean ortogonales, se obtenga
un valor mínimo de potencia en detección, haciendo que la demodulación no
sea posible. Es por ello por lo que es imprescindible tener control sobre el
alineamiento de la polarización de estas señales y que sea el mismo.
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Figura 2.4: Esquema de un receptor coherente con diversidad en polarización ba-
sado en dos híbridos de 90◦.

En cambio, esta desventaja a priori puede utilizarse para aumentar la
tasa de transmisión, ya que pueden utilizarse esquemas con diversidad en
polarización como se ilustra en la Figura 2.4 en los cuales se modulan datos
en ambas polarizaciones, obteniendo el doble de tasa de transmisión. Para
ello se utilizan elementos divisores de polarización (PBS) que separan tanto
la señal como el OL en sus dos componentes de polarización ortogonales X
e Y que son introducidas a dos híbridos de 90◦, de los cuales se obtendrán
directamente las componentes IQ para cada polarización.

2.2. Receptor coherente basado en híbrido de 90◦

En la Figura 2.5 se muestra el esquema del demodulador IQ convencional
basado en un híbrido de 90◦, en particular cuenta con cuatro fotodiodos
de salida que se utilizan de forma balanceada para cancelar los términos
interferentes. Las señales IQ resultantes son ampli�cadas y posteriormente
digitalizadas como previo paso a su procesado digital.

Signal

OL

Híbrido 
90º 
2x4

I

Q

ADC

ADC

DSP

...

...

i3

i4

i5

i6

Figura 2.5: Esquema básico de recepción coherente basado en un híbrido de 90◦.
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El híbrido de 90◦ sin pérdidas relaciona las cuatro puertas de salida con
las dos de entrada de forma que la diferencia relativa de fases sean múltiplos
de 90◦. Éste se caracteriza mediante su matriz de Scattering ideal de la forma:

¯̄S90ideal =
1

2


1 1
1 −1
1 j
1 −j

 (2.9)

La señal y el OL se combinan en el híbrido de forma que se obtienen cua-
tros componentes de campo eléctrico Ei a su salida que pueden describirse
de la forma:


E3

E4

E5

E6

 = ¯̄S90

[
Es
EOL

]
(2.10)

De este modo, las fotocorrientes que se obtienen en los fotodiodos con
responsividad Ri pueden describirse como:

ii = Ri|Ei|2 = Ri|Si1Es + Si2ELO|2; i = 3, ..., 6 (2.11)

Posteriormente, la obtención de las componentes IQ se lleva a cabo me-
diante la resta analógica de las fotocorrientes dos a dos como queda re�ejado
en la siguiente expresión

[
I
Q

]
90

=

[
1 −1 0 0
0 0 1 −1

]
·


i3
i4
i5
i6

 = ¯̄A90 · ī (2.12)

En el híbrido de 90◦ podrán producirse desbalanceos de fase y amplitud
debidos a operar lejos de su frecuencia central o debidos a errores en su fabri-
cación. La recuperación analógica de las componentes IQ reduce y di�culta
el rango de operación del receptor ya que no es posible modi�car la matriz
A90◦ que permita mejorar las condiciones de recepción.
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Partiendo de la Ecuación 2.12, pueden obtenerse las componentes demo-
duladas IQ como

[
I
Q

]
90

=

[
i3 − i4
i5 − i6

]
= POL

[
αI

αQ

]
+2
√
POLPS

[
υI υQ
νI νQ

] [
I ′

Q′

]
+PS

[
γI
γQ

]
(I ′2+Q′2)

(2.13)

donde I ′ y Q′ representan los símbolos enviados y los tres términos in-
troducidos, como se muestra en [27] se corresponden con un desplazamiento
en continua (αI , αQ), transformación de los ejes de referencia (υ, ν) y dis-
torsión no lineal (γI , γQ) resultantes del desbalanceo de la matriz teórica
de Scattering. Los dos primeros términos causan una traslación, giro y no
ortogonalidad de los ejes de referencia, lo cual puede ser compensado poste-
riormente en el DSP siguiendo el algoritmo de ortonormalización GSOP [17]
o LOWDIN [18]. Sin embargo, este algoritmo no es capaz de compensar la
distorsión no lineal causada en la constelación de los símbolos, lo cual limita
las prestaciones y alcance del receptor.

2.3. Receptor coherente basado en híbrido de 120◦

La detección coherente convencional se basa en el uso de híbridos de
90º para posteriormente obtener las componentes IQ. Sin embargo, en estos
receptores se producen desbalanceos en la matriz de Scattering, los cuales
no pueden ser corregidos al aplicar la matriz A90◦ puesto que está �jada
al hardware. Es por ello que se propone una alternativa que consiste en un
esquema de detección coherente mediante un híbrido de 120◦.

Este esquema presenta una serie de ventajas que se enumeran a conti-
nuación,

Tres puertos de salida es el mínimo para recuperar perfectamente las
componentes IQ [22], se necesitan tres fotodetectores frente a los cuatro
que necesita el híbrido de 90◦, lo cual reduce el tamaño del chip óptico.

Es posible compensar las posibles imperfecciones del receptor mediante
una sencilla operación lineal en la recuperación de las componentes
IQ, tanto de manera analógica como digital. Como se vió en el híbrido
de 90◦, la recuperación de las componentes IQ viene de�nida por el
hardware en sí mismo debido a la detección balanceada, por lo que, si
ocurren desbalanceos, no es posible su compensación.

La posibilidad de calibrar cada receptor de 120◦ mediante una matriz
de calibración, hace que el receptor presente un mayor ancho de banda
y por ende, una mayor tolerancia a la fabricación.
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La ventaja más interesante es la recepción colorless, o insensibilidad
a la longitud de onda. Cuando se opera en longitudes de onda lejanas
a la de diseño, las características del híbrido de 120◦ cambian, por lo
que se producen diferentes desbalanceos. Estos pueden ser calibrados
para cada longitud de onda mediante la aplicación de una matriz de
calibración A en la recuperación de las componentes IQ.

La calibración del receptor mediante la matriz A, posibilita la me-
jora del llamado Common Mode Rejection Ratio (CMMRR), lo que
signi�cará una mayor insensibilidad frente a canales interferentes en
longitudes de onda próximas en una transmisión DWDM [26]

Figura 2.6: Esquema del receptor coherente basado en un acoplador de 120◦ con
recuperación IQ (a) analógica y (b)digital.

En la Figura 2.6 se muestra el esquema de recepción propuesto. La señal
y el OL se introducen en el híbrido de 120◦ cuya matriz de parámetros de
Scattering ideales se de�ne como

¯̄S120ideal =
1√
3

 1 ej·120

1 1
1 e−j·120

 (2.14)

Obteniendo las fotocorrientes a su salida

ii = Ri|Ei|2 = Ri|Si1Es + Si2ELO|2; i = 3, 4, 5 (2.15)

y que pueden expresarse de forma equivalente a la expresión 2.13 como

 i3
i4
i5

 = POL

 α1

α2

α3

+PS

 γ1
γ2
γ3

 (I ′2+Q′2)+2
√
POLPS

 υ1I υ1Q
υ2I υ2Q
υ3I υ3Q

[ I ′

Q′

]
(2.16)
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Siendo αi un desplazamiento en potencia continua, el término γi se co-
rresponde con la detección directa de la potencia de señal que genera una
distorsión no lineal y υiI , υiQ la combinación lineal de las componentes IQ de
señal. De este modo, las componentes IQ de la señal demodulada se obtienen
mediante la siguiente operación lineal de las fotocorrientes con una matriz
de transformación A:

[
I
Q

]
120

=

[
AI3 AI4 AI5
AQ3 AQ4 AQ5

]
·

 i3
i4
i5

 = ¯̄A120 · ī (2.17)

Bajo condiciones ideales, los coe�cientes teóricos que relacionan las tres
fotocorrientes están representados en la matriz teórica ¯̄Atheo

Atheo =

[ −1/2 1 −1/2√
3
/

2 0 −
√

3
/

2

]
(2.18)

Con esta matriz se podrán obtener las componentes IQ, pero se verán
afectadas por no idealidades debidas a errores de fabricación. Ante estas im-
perfecciones y ya que el receptor presenta una reducida dependencia con la
longitud de onda [16], es posible realizar una calibración del receptor para
una longitud de onda y utilizar la misma matriz para otras longitudes de
onda. La obtención de los coe�cientes de calibración se realiza mediante el
ajuste por mínimos cuadrados a las tres fotocorrientes obtenidas cuando se
transmiten un grupo conocido de símbolos QAM. La Ecuación 2.19 describe
el proceso seguido,

 i3
i4
i5

 =

 MI3 MQ3

MI4 MQ4

MI5 MQ5

 · [ I ′

Q′

]
= ¯̄M ·

[
I ′

Q′

]
(2.19)

donde I ′ y Q′ representa un grupo de símbolos conocido. Pueden obte-
nerse los coe�cientes calibrados utilizando la operación pseudoinversa como

¯̄Acalib = pinv( ¯̄M) (2.20)
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Esta matriz ¯̄Acalib permitirá la correcta demodulación de cualquier ca-
nal en toda la banda de operación utilizando los mismos coe�cientes. Debe
destacarse también, que esta matriz, dado que permite la compensación de
los desbalanceos del receptor en toda la banda de operación, permitirá pres-
cindir, a diferencia del híbrido de 90◦, del algoritmo de procesado posterior
de ortonormalización. Por otro lado, como se puede ver en la Figura 2.6, la
opción de recuperar analógicamente las componentes IQ requiere un converti-
dor ADC menos, lo que resulta atractivo para una implementación comercial
de estos receptores.
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Capítulo 3

Algoritmos de procesado de
señal

En este capítulo se de�nen los algoritmos de DSP más comunes que apa-
recen en el proceso de demodulación en un receptor coherente. En la Figura
3.1 puede verse el orden de aplicación de estos algoritmos.

SignalOL

Híbrido 120º
 2x3

CD Compensation

ADC

Clock Recovery

Frequency estimation

Phase estimation

Simbol decision

Equalization

O
�

ine D
SP

Orthonormalization

IQ obtaining

Figura 3.1: Bloques de procesado digital de señal en un receptor coherente.

El primer proceso tras la detección y conversión ADC, es la aplicación
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de los algoritmos que permiten corregir las posibles imperfecciones o desba-
lanceos en las ramas IQ y recuperar la ortonormalización de la constelación.
En el supuesto de que el transmisor y receptor estuvieran separados por va-
rios kilómetros de �bra, sería necesario aplicar un algoritmo de corrección
estática de la dispersión cromática, la cual se produce por la dependencia de
la velocidad de grupo con la frecuencia, haciendo que los pulsos ópticos se
ensanchen en el tiempo que viajan por la �bra [23]. Dado que en este trabajo
no se va a utilizar un enlace de �bra, no se tendrá en cuenta en el bloque
DSP, aunque su implementación es ampliamente conocida. Los desajustes
dinámicos introducidos por la señal y OL en la constelación de símbolos se
compensan mediante un algoritmo de estimación de fase y frecuencia válido
para modulaciones M-arias. A continuación, se introducen los símbolos obte-
nidos a un bloque de ecualización que permita compensar las no idealidades
del sistema y cancelar la interferencia intersimbólica (ISI). Finalmente, el de-
cisor basado en un decodi�cador con regiones de decisión �jas o adaptativas
mediante un método iterativo de clusterización resolverán los bits recibidos.

IQ MODULATOR EDFA OBPF
PC    TLS

1550 nm

14 GSamples
1 Gbaud QPSK

50%

50%

50%

STX
AWG

Acoplador
3x3 fibra D

SO
Figura 3.2: Montaje de laboratorio para la captura de señales de un receptor
coherente basado en un híbrido de 120◦ de �bra óptica.

La generación de estos algoritmos se llevó a cabo en Matlab y se veri-
�caron a partir de la captura experimental de señales provenientes de un
receptor de 120◦ construido en �bra óptica. Para ello, se realizó el montaje
de la Figura 3.2 , donde se utiliza un láser sintonizable en 1550 nm como
fuente de luz tanto para la señal de datos como para el oscilador local, con
el �n de simpli�car el sistema utilizando una técnica de detección homodina.
La señal de datos enviada es una secuencia pseudoaleatoria (PRBS) de or-
den 7 generada mediante un Arbitrary Waveform Generatr (AWG), con un
conformado de pulso NRZ de 10 muestras por símbolo y una tasa de símbolo
de 1 GBaudio, siendo la tasa de bit resultante de 2 Gb/s al utilizar una
modulación QPSK. Las dos señales I y Q son introducidas en un modulador
óptico IQ compuesto por dos moduladores ópticos Mach Zehnder, uno para
cada rama. La señal óptica resultante es ampli�cada mediante un EDFA y
�ltrada con un �ltro WDM. La polarización de la señal de datos a la entra-
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da del acoplador se controla manualmente de forma que coincida con la del
oscilador local y se obtenga en recepción un máximo de potencia señal. A la
salida del acoplador de �bra óptica de 120◦ se detectan y ampli�can las tres
fotocorrientes, las cuales son ampli�cadas y capturadas mediante un Digital
Storage Oscilloscope (DSO).
Los algoritmos de procesado de señal que se desarrollan a continuación tra-
bajan a nivel de símbolo, para lo cual es necesario obtener las componentes
IQ a partir de las tres señales capturadas. En primer lugar, son sometidas a
un �ltro adaptado rectangular para mejorar la SNR y se determina el ins-
tante óptimo de muestreo mediante la búsqueda del máximo de energía en
el diagrama de ojo y se sincronizan las tres señales mediante la correlación
máxima. Los símbolos IQ son obtenidos mediante el muestreo de estas seña-
les en el punto óptimo, obteniendo así, 1 muestra por símbolo. Finalmente,
las componentes IQ son obtenidas mediante la aplicación de la matriz A a
las tres señales obtenidas.

3.1. Compensación desbalanceos ramas I y Q

Los posibles desbalanceos en la modulación de las componentes IQ en
emisión, los desbalanceos en fase y amplitud de los híbridos, desigualdad de
responsividad entre los fotodiodos o diferencia de ampli�cación de los am-
pli�cadores eléctricos, pueden ocasionar una pérdida de ortogonalidad entre
las componentes IQ demoduladas. La aplicación a éstas de algoritmos de
ortonormalización permite corregir las imperfecciones ocasionadas. En es-
te apartado se implementan dos conocidos algoritmos de ortonormalización:
Gram-Schmidt [17] y Lowdin [18]. El primero de ellos toma un vector como
referencia y de�ne uno nuevo ortogonal a éste, generando así dos vectores
ortogonales. El segundo algoritmo toma los dos vectores originales y son ro-
tados con el mismo ángulo de forma que los convierte en ortogonales como
puede verse en la Figura 3.3, donde I ′ y Q′ representan los ejes de referen-
cia recibidos mientras que I y Q representan los ejes obtenidos al aplicar el
algoritmo de ortonormalización.

En el caso del híbrido de 120◦ ideal, la propia aplicación de la matriz ¯̄A
hace que no sea necesaria la posterior aplicación del algoritmo de ortonorma-
lización, lo cual aligera el tiempo de cómputo total. Sin embargo, las posibles
no-idealidades del receptor pueden generar distorsión en la constelación la
cual no es posible corregir, dicha matriz no es capaz de mitigarlos, sino que
es necesario una recalibración de la misma.
En la Figura 3.4 puede verse la constelación de símbolos obtenidos al aplicar
la matriz ¯̄Atheo y el posterior DSP para ortonormalización Lowdin y GSOP.
Puede verse como la matriz teórica no es capaz de corregir totalmente los
desbalanceos producidos en las señales de salida, sin embargo, si se le aplica
posteriormente alguno de los algoritmos de ortonormalización, se consiguen
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are shot noise, thermal noise, amplified spontaneous emission 
(ASE) noise, residual beating of the LO with relative intensity 
noise (LO-RIN), quantization noise from ADC etc. [14, 15]. 
The dominant noise source for short reached unamplified 
systems is shot noise while that for long haul systems with 
inline amplifiers is ASE noise.   

The digitized signal is passed through a chain of DSP 
operations to demodulate the data. While for a particular 
realization of a digital coherent receiver, the DSP operations 
may vary, the generic DSP procedures are shown in Fig. 2 and 
their functionalities can be summarized as below: 
IQ Imbalances compensation: The mismatch of amplitude, 
phase and timing between I and Q component are 
compensated. 
Digital equalization: The linear and nonlinear impairments of 
the channel is equalized. 
Timing recovery: The timing errors are estimated and 
corrected from them. 
Frequency and phase recovery: The frequency mismatch 
between transmitting laser and LO and the laser phase noise 
are estimated and compensated.   
Symbols estimation and decoding: Error correction codes are 
employed and transmitted symbols are estimated.  

III. IQ IMBALANCE COMPENSATION 
The phase/gain mismatch between I- and Q- port of the 

received signal may arise at transmitter, for example from the 
improper biasing of IQ modulator or at receiver such as the 
imperfection in any of components of optical 90° hybrids, 
balanced photodiodes, or TIAs. In addition, timing mismatch 
between the I and Q ports may also induced by the difference 
in the physical path length of the circuit trace, which is known 
as the IQ delay skew.  

There are different ways of modeling the IQ imbalances 
effect. One formalism is to relate a complex signal having 
imbalances { ( ) ( )}I t jQ t   with its ideal signal 
{ ( ) ( )}I t jQ t in the form of [16] 

2( ) ( )
2 2

IQjIQ IQ
I QI t jQ t g I t g Q t e


   
 

 
      

           
         

 (2) 

where, gI and gQ are the I/Q gains, τIQ is the timing skew and 
ϕIQ is the quadrature phase error. The IQ gain mismatch in dB 
is then defined by 

 10( ) 20log .Q
IQ

I

g
dB

g


 
  

 

 (3) 

TABLE-I 
THE IQ IMBALANCES TOLERANCE FOR 1dB SNR PENALTY AT 
BER OF 10-2 WITHOUT ANY COMPENSATOR IN RECEIVER    
Modulation 

format αIQ [dB] ϕIQ[deg.] τIQ [% of 
symbol-period] 

4-QAM 3.8 28 26 
16-QAM 1.6 10.5 11 
64-QAM 0.6 4 4.2 
256-QAM 0.2 1.4 1.5 

The impact of receiver side IQ imbalance for different 
modulation formats are summarized in Table-I as a function of 

1-dB sensitivity penalty at a bit-error rate (BER) of 10-2. As 
can be seen in the results of Table-I, as the order of the 
modulation increases the requirements for the IQ imbalance 
become increasing more stringent. Thus, system performance 
can degrade significantly if for higher level modulation 
formats IQ imbalance is not compensated by the receiver DSP. 

The well-known techniques for orthogonalization of two 
non-orthogonal vectors are the Gram-Schmidt 
orthogonalization procedure (GSOP) [17] and the Löwdin 
orthogonalization [18, 19]. The Gram-Schmidt 
orthogonalization is based on defining a new vector that is 
orthogonal to the initially selected vector. This makes two 
vectors orthogonal as shown in Fig. 3(a). This procedure can 
be shown mathematically as: 

 
( ) 1 0 ( )
( ) 1 ( )

I t I t
Q t a Q t

     
          

  (4) 

where a is the inner product given as a I Q  . 
On the other hand, Löwdin orthogonalization is a symmetric 

orthogonalization where both the vectors are rotated by the 
same angle to make them orthogonal as shown in Fig. 3(b). 
The transformation can be written as:  

 

1 1 1 1
( ) ( )1 1 1 1 1 .
( ) 1 1 1 1 ( )2

1 1 1 1

I t I ta a a a
Q t Q t

a a a a

 
                   

    

 (5) 

While the GSOP is widely used for receiver-side IQ 
phase/gain imbalance compensation in the literature, Löwdin 
orthogonalization offers a symmetric alternative.  

 
Fig. 3. Visual representation of the (a): Gram-Schmidt and (b): Löwdin 

orthogonalization algorithms.  

The IQ delay skew can be compensated by interpolation 
which serves as a time shifting. The interpolator can be 
implemented using a finite-impulse response (FIR) filter. 
When the time window of interpolation is small enough, 
several polynomials of a lower degree can be used. For 
example, using interpolating function as a quadratic term, the 
skew compensator can be realized using a 3-tap FIR filter 
[20]. Alternatively, the skew can be estimated in frequency 
domain based on the principle of Godard phase detection and 
then estimated value can be used for compensation using time 
domain interpolator [21].  

Recently it has been shown that with a modified 
configuration in the adaptive equalizer (generally used for 
polarization tracking) all the receiver-side IQ imbalances can 

 

  

  

(a) (b)

Figura 3.3: Representación visual del método (a) Gram-Schmidt y (b) Löwdin de
ortogonalización.

compensar los desbalanceos de fase entre los ejes, obteniendo un ángulo recto
entre los ejes I y Q lo cual permite dismunuir la distorsión de la constelación.
El hecho de que se obtenga una constelación distorsionada y no rectangular
al tratarse de una modulación QPSK, reside en que, como se vió en la Ecua-
ción 2.16, las fotocorrientes contienen un término de distorsión no lineal de
amplitud, el cual es incapaz de ser compensado por un algoritmo de orto-
normalización que aplica una operación lineal, lo cual limita la e�ciencia del
receptor.
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Figura 3.4: Constelación de símbolos obtenida al aplicar la matriz ¯̄Atheo y
posteriormente aplicar un algoritmo de ortonormalización (a) GSOP y (b)
LOWDIN
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3.2. Estimación de fase y frecuencia

El objetivo de este algoritmo es la estimación de la diferencia de fase y
frecuencia entre la señal y el de OL. Esta desviación ocasiona una rotación
de los símbolos en la constelación a lo largo del tiempo. El algoritmo que se
analiza en este caso para estimar la fase es el Decision Direct Phase Locked
Loop (DDPLL) [24], cuyo diagrama de bloques se muestra en la Figura 3.5
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Fig. 1. Block diagram of the standard decision-directed phase-lock-loop
(S-DD-PLL) for carrier phase estimation.

collective amplified emission (ASE) noise following complex
circularly symmetric Gaussian random process. The power of
r(n) = s(n) · e jθ(n) + z(n) is assumed to be normalized to 1
for simplicity. The laser phase noise is typically modeled as
a Wiener process with a variance σ 2 = 2π�vTs where Ts is
the symbol period and �v is the combined linewidths of the
transmitter laser and local oscillator at the receiver.

An important task in the estimation of θ(n) is to remove
the phase of the data. Applying a power law nonlinearity
[1]–[3] or decision directed phase estimates [4], [5] are two
common techniques used to eliminate the signal modulation
phase. The block diagram of standard decision directed phase
lock loop (S-DD-PLL) for carrier phase estimation in [4] is
given in Fig. 1. The decision directed carrier recovery loop
uses the error between the output of the equalizer and the
corresponding decision and the phase update equation is given
by

θ̂ (n + 1) = θ̂ (n) − μIm
[
y(n)e∗(n)

]
(2)

where μ is the step-size parameter, e(n) is the error signal and
y(n) is the symbol to be decided given by

e(n) = y(n) − â(n) (3)

and
y(n) = r(n) · e− j θ̂(n). (4)

The S-DD-PLL gives an accurate carrier phase estimate but
similar to the majority of CPEs, requires a-priori knowledge
of the MF so that the decision blocks can function properly.

In contrast, to facilitate MF independent or U-CPE, one
would need to derive a cost function and the correspond-
ing phase update equation that is common to all MFs and
optimized when the phase estimate θ̂ approaches the true
phase θ . If we assume typical constellation sets such as
QPSK, 16-QAM, 64-QAM and above are used in practice,
the only information to the U-CPE is that incoming signal
should have a common square-shaped constellation. In this
case, we study the real and imaginary part of the received
signal yR = Re {y(n)} and yI = Im {y(n)} and consider the
cost function

J
(
θ̂ , θ, d

)
= E

[((
|yR|2 − d

)2 +
(
|yI |2 − d

)2
)2

]

(5)

where d represents the ‘center of gravity’ of the constellation
in one quadrant as depicted in Fig. 2(a) and (b). Now, for a
given information symbol, one can show that

∂

∂d

((
|yR |2 − d

)2 +
(
|yI |2 − d

)2
)

= 0 ⇒ d = 0.5 (6)

Fig. 2. Normalized M-QAM constellation and its distance from the “center
of gravity” d for U-CPE when the phase estimation error is (a) θ̂ − θ =
0. (b) θ̂ − θ = 10°. (c) Cost function j (θ̂ , θ, 0.5) versus phase estimation
error θ̂ − θ .

Fig. 3. Block diagram of the proposed U-CPE. The ‘Delay’ block represents
the total number of symbol delays L due to possible number of parallelization
paths [18] multiplied by number of clock cycles needed for phase estimations.

i.e. J is minimized when d is 0.5 irrespective of MF and
estimation error θ̂ − θ . Furthermore, as shown numerically in
Fig. 2(c), J (θ̂ , θ, 0.5) is minimized at θ̂ − θ = 0 irrespective
of the MF, thus illustrating that J (θ̂, θ, 0.5) will be a suitable
cost function to realize U-CPE. In this case, the corresponding
phase update equation is given by

θ̂ (n + L) = θ̂ (n) − μ

2

∂ J (n)

∂θ̂(n)

= θ̂ (n) − μ[(y2
R(n) − 0.5)2 + (y2

I (n) − 0.5)2]
yR(n)yI (n)[y2

R(n) − y2
I (n)] (7)

where the μ, ε and L are step size, error signal and feed-
back loop delay respectively. The block diagram of proposed
U-CPE technique is depicted in Fig. 3. In addition, note from
Fig. 2(c) that the cost function J is also minimized at θ̂−θ = 0
for 8-, 32- and 128-QAM and therefore the U-CPE may also be
a good algorithm for transmission systems using time-domain
hybrid modulation formats [17].

III. SIMULATION RESULTS

The performance of the proposed U-CPE is studied through
simulations and compared with S-DD-PLL in which the

Figura 3.5: Diagrama de bloques del algoritmo DDPLL.

Considerando una constelación, en este caso QPSK, aunque el algoritmo
puede usarse para cualquier modulación M-QAM, la señal que contiene los
símbolos de entrada al algoritmo puede expresarse como

r(n) = s(n) · ejθ(n) + z(n) (3.1)

donde s(n) denota los símbolos M-QAM, θ(n) es el ruido de fase produ-
cido y z(n) modela el ruido de ampli�cación espontánea (ASE) del sistema.
El bucle de recuperación decision directed, utiliza el error entre la salida de
la estimación y la correspondiente salida del decisor, siendo la ecuación de
actualización de la fase

θ̂(n+ 1) = θ̂(n)− µIm [y(n)e∗(n)] (3.2)

donde µ es el parámetro de actualización, e(n) es la señal de error y y(n)
es el símbolo a ser decidido siendo

19



CAPÍTULO 3. ALGORITMOS DE PROCESADO DE SEÑAL

e(n) = y(n)− â(n) (3.3)

y

y(n) = r(n) · e−jθ̂(n) (3.4)

donde y(n) se corresponde con los símbolos a la salida del algoritmo.
Puede verse en la Figura 3.6 la recuperación de las componentes IQ

únicamente con la matriz ¯̄Atheo cuya constelación esta distorsionada por el
giro de los símbolos en el tiempo por el desajuste de fase entre la señal y el
oscilador local. Por otro lado, la aplicación posterior del algoritmo DDPLL
permite estimar la fase y corregir la constelación de símbolos permitiendo
ver correctamente la constelación QPSK.
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Figura 3.6: Constelación de símbolos recibida al aplicar únicamente la matriz ¯̄Atheo

y posterior aplicación del algoritmo de estimación de fase DDPLL.
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3.3. Ecualización de canal

La distorsión no lineal en los sistemas de comunicaciones ópticos ha sido
objeto de estudio durante los últimos años [30, 31] y el Decision Feedback
Equalizer (DFE)[29] es ampliamente utilizado, llegando a convertirse en un
componente estándar en comunicaciones ópticas.

La idea básica del DFE se basa en la asunción de que las decisiones
pasadas son correctas, si los valores de los símbolos que ya se han decidido
son correctos, entonces la contribución de la ISI producida por esos símbolos
puede ser cancelada. En la Figura 3.7 puede verse el diagrama de bloques del
ecualizador DFE, donde y(n) es la salida del bloque de procesado anterior,
d̂(n) es el símbolo resultante de la aplicación de los �ltros forward y feedback
y d̃(n) es el símbolo decidido. El ecualizador forward trata de combatir el
ruido del sistema y la ISI previa, y el �ltro feedback genera a partir de la
salida del decisor la ISI posterior que será restada a la entrada del decisor.
Además, este ecualizador puede ser entrenado previamente con una secuencia
de símbolos conocida de forma que recoge información sobre el canal lo cual
mejora las prestaciones posteriores.

y(n) f(n)

Feedforward
�lter

b(n)

Feedback
�lter

Decisor
d(n)
~^d(n)

DFE

Figura 3.7: Diagrama de bloques del ecualizador DFE.

En la Figura 3.8 se ilustra la salida obtenida del receptor híbrido de
120◦ basado en �bra óptica una vez se ha aplicado la matriz ¯̄Atheo y la
posterior corrección de fase mediante el algoritmo DDPLL, se observa cómo
los símbolos tienen una dispersión en la constelación debida tanto a las no
idealidades del sistema como a la posible ISI ocurrida alcanzando un valor de
EVM del 16,89%. Este efecto dispersivo se compensa en gran medida con la
aplicación del DFE, cuya con�guración se establece en un �ltro forward de
40 taps y un �ltro feedback de 30 taps. Esto permite corregir la distorsión no
lineal de la constelación, creando una compresión de los símbolos y bajando
el valor de EVM al 3,49%. La utilización del DFE supone una mejora del
13% en cuanto a EVM, lo cual amplía las posibilidades del sistema en cuanto
a calidad de señal y alcance.
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Figura 3.8: Comparativa de la constelación resultante de aplicar el ecualizador
DFE.

3.4. Decisión y obtención de tasa de BER y EVM

Normalmente, los decisores de símbolo trabajan con regiones de decisión
�jas, esto es, se basan en estimar cada símbolo mediante regiones rectangu-
lares equiespaciadas aplicando el criterio de máxima verosimilitud o mínima
distancia euclídea. Esta técnica es su�ciente en sistemas limitados únicamen-
te por ruido blanco Gaussiano (AWGN) pero, la constelación recibida puede
estar afectada por distorsión no lineal, lo cual deforma la constelación y es
muy notable en constelaciones cuadradas como QAM. El hecho de que tenga
una distorsión no lineal implica que los símbolos puedan cruzar las regiones
de decisión �jas, pero, aplicando unas regiones de decisión adaptativas no
rectangulares y no equiespaciadas, es posible recuperar la constelación de
símbolos correctamente. Para ello se ha implementado el clusterizado ite-
rativo llamado k-means [32]. Este método agrupa un determinado conjunto
de N símbolos en k grupos en el que cada símbolo pertenece al grupo cuya
distancia a su centroide es menor.

En la Figura 3.9 se ilustra un ejemplo la constelación obtenida mediante
la aplicación de la matriz ¯̄Atheo y el posterior post procesado. Puede verse
cómo la separación entre símbolos es clara y no llegan a mezclarse entre sí.
En el caso de utilizar un decisor con regiones de decisión �jas, como es el
caso de la Figura 3.9, la distorsión de la constelación hace que haya símbolos
que pasen a las regiones adyacentes incrementando la tasa de BER y EVM.
Los valores de BER y EVM obtenidos cuando se usan regiones de decisión
�jas es del orden de 10−4 y 10% respectivamente mientras que si se utiliza
el método k-means para la generación de regiones de decisión adaptativas,
es posible recuperar la misma constelación con una tasa de BER de 0 y un
EVM del 6%.
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Figura 3.9: Constelación 16-QAM obtenida mediante la aplicación de la matriz
¯̄Atheo. En la �gura se sobre impresionan las regiones �jas de decisión y los centroides
obtenidos a partir del método k-means.

23





Capítulo 4

Caracterización de la operación
colorless del receptor coherente
integrado

4.1. Relación de Rechazo al Modo Común (CMRR)

En los receptores convencionales basados en híbridos de 90◦, la �gura de
mérito para evaluar el comportamiento colorless del receptor es el CMRR.
Cualquier cambio en la longitud de onda de trabajo o el hecho de introducir
diferentes longitudes de onda en el híbrido dará lugar al desbalanceo en am-
plitud en las etapas balanceadas de fotodetectores, y por tanto un detrimento
de la calidad de la señal[26, 13, 12]. El cálculo del CMRR en los híbridos
de 90◦ convencionales es conocido [13] y, como se establece en el Optical In-
ternwtworking Forum (OIF) [33], debe ser menor de -20 dB en todo su rango
de operación. La expresión del CMRR para el caso del híbrido de 90◦ utili-
zando las expresiones de las fotocorrientes descritas en 2.11 se formulan según

CMRRI(λn) = 20log10
i3−i4
i3+i4

CMRRQ(λn) = 20log10
i5−i6
i5+i6

(4.1)

siendo ii las fotocorrientes obtenidas a la salida del híbrido de 90◦ y como
puede deducirse, una mayor diferencia entre fotocorrientes, esto es, un mayor
desbalanceo entre caminos ópticos, disminuirá el CMRR. Además, el valor
de CMRR será el valor más restrictivo entre el obtenido para I y Q como se
describe

CMRR(λn) = máx(CMRRI , CMRRQ) (4.2)
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En el caso del híbrido de 120◦, el cálculo del CMRR no es directo y ha
de ser de�nido. En particular, debería cuanti�car los desbalanceos de am-
plitud a la salida de las señales eléctricas debido, por ejemplo, a diferencias
en la responsividad de los fotodetectores o a la diferencia en la ampli�cación
eléctrica de las tres salidas. La medida del CMRR en un híbrido de 120◦

fue propuesta teóricamente en [26] y se abordará experimentalmente en este
trabajo. Se de�ne como

CMRR120(λn) = 20log10
Ak3i3 +Ak4i4 +Ak5i5

|Ak3| i3 + |Ak4| i4 + |Ak5| i5
(4.3)

donde Aki denota los coe�cientes de la matriz ¯̄A para obtener las com-
ponentes IQ siendo el subíndice k el valor más restrictivo para el caso de la
componente I y Q.

4.2. Receptor integrado

Para este trabajo en concreto se va a utilizar un receptor coherente híbri-
do de 120 ◦ basado en óptica integrada. La óptica integrada es una tecnología
que tiene como objetivo la construcción de dispositivos ópticos integrados,
que contienen varios componentes ópticos que se combinan para generar fun-
ciones más complejas. Estos componentes pueden ser �ltros ópticos, modu-
ladores, acopladores, ampli�cadores, láseres, fotodetectores, etc. En general
están construidos sobre materiales como el Si, LiNbO3 o InP [19, 20, 21] y
se conectan mediante guías de onda. La inspiración de la óptica integrada
proviene de la tecnología de los circuitos electrónicos integrados, que ha mos-
trado un gran desarrollo y avance durante décadas dando lugar a complejos
y potentes microprocesadores con enorme capacidad de cálculo. Desafortu-
nadamente, a día de hoy, la óptica integrada no ha podido igualar el progreso
de la microelectrónica debido que existen ciertas complicaciones técnicas a
la hora de la fabricación. Estas di�cultades pueden resumirse en: (i) La cone-
xión de los componentes se hace vía guías de onda cuya dimensión no puede
ser más pequeña que la longitud de onda, lo que di�culta la miniaturiza-
ción. (ii) Las conexiones ópticas son mucho más críticas que las eléctricas,
un mal alineamiento entre dispositivos puede generar decenas de dB de pér-
didas de potencia, esto implica el uso de ampli�cadores en los circuitos, los
cuales tienen un mayor tamaño que los ampli�cadores electrónicos basados
en transistores.

El receptor coherente basado en el híbrido de 120◦ que se va a utilizar es-
tá construido en óptica integrada mediante un acoplador MMI (Multimode
Interference) 2×3 fabricado en tecnología InP por el Fraunhofer Heinrich-
Hertz-Institute (HHI) y diseñado por el grupo Photonics & RF Research
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Lab de la Universidad de Málaga [16]. En la Figura 4.1 puede verse el recep-
tor a vista de microscopio. El chip óptico se ilumina por la parte izquierda,
introduciendo la señal y el OL a sus dos entradas mediante un array de �bras.
Las tres salidas del híbrido son después recogidas por tres fotodetectores y
mediante hilos de oro llevadas a unas pistas de RF y de ahí al exterior me-
diante conexión cableada.

Figura 4.1: Receptor coherente basado en híbrido de 120◦ fabricado en InP.

Para la medida experimental del CMRR, es necesaria la medida de las
tres fotocorrientes resultantes a la salida del sistema. El esquema de medida
se ilustra en la Figura 4.2

Figura 4.2: Setup de medida para caracterización experimental del receptor de
120◦.

Se utiliza un Arbitrary Waveform Generator (AWG) para generar una
señal sinusoidal de baja frecuencia que alimenta un modulador óptico Mach
Mehnder (MZM) modulado en intensidad y se introduce a un array de �bras
de polarización mantenida (PM) a partir del cual se inyectará la luz al chip
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integrado. El proceso de introducción de luz en un chip no puede llevarse a
cabo a mano dado el tamaño del receptor por lo que se utiliza un microposi-
cionador de 6 ejes. Una vez se ha colocado y anclado el array de �bras en el
posicionador, éste permite tener control sobre los ejes X, Y y Z y sus respec-
tivos ejes de giro. En la Figura 4.3 puede observarse el microposicionador y
una vista en detalle del receptor.

(a)

(b)

Figura 4.3: (a) Microposicionador utilizado en el laboratorio para el ali-
neamiento del chip óptico con el array de �bras. (b) Zoom de la zona de
alineamiento del chip.

Para una alineación óptima, se ha de alinear el chip en los 6 respectivos
ejes, para lo cual se utiliza un láser rojo que es visible al ojo humano y
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mediante un microscopio es posible controlar el movimiento de la plataforma.
Una vez alineado, se introduce la señal modulada por cada una de las dos
puertas de entrada y se capturan las tres señales de salida con un osciloscopio.

En las Figura 4.4 pueden verse la medida experimental de las tres foto-
corrientes para distintas longitudes de onda.
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Figura 4.4: Medida experimental de las tres fotocorrientes de salida del re-
ceptor cuando se ilumna la puerta (a) superior y (b) inferior

Aplicando los coe�cientes de la matriz ¯̄Atheo se obtendría el CMRR teóri-
co del híbrido de 120◦, pero, las no idealidades del sistema generarán desba-
lanceos de amplitud y fase originando que la medida de CMRR se desgrade.
Por otro lado, si se usa la matriz ¯̄Acalib permitirá compensar los posibles
desbalanceos, obteniendo así un CMRR calibrado, con el cuál se esperará
obtener una mejor respuesta colorless del receptor. Para el proceso de cali-
bración se utiliza el método descrito en la Sección 2.3, con el cual se obtiene
la siguiente matriz de calibración ¯̄Acalib:
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¯̄Acalib =

[
−0,30 −0,59 0,99
−1 0,63 0,13

]
(4.4)

Los coe�cientes calibrados son claramente diferentes a los coe�cientes
teóricos de la Ecuación 2.18, permitiendo en consecuencia, corregir en la
constelación IQ recibida la distorsión y la rotación producida por el recep-
tor integrado. Cabe destacar que la matriz calibrada resultante añade una
rotación de 44◦ en la constelación y un desbalanceo entre detectores de un
21% en amplitud y de ± 2◦ en la fase. Estos coe�cientes, aunque calculados
para una sola longitud de onda, se pueden utilizar en una banda amplia de
longitudes de onda como se demostrará experimentalmente más adelante.

Aplicando la Ecuación 4.3 a las fotocorrientes obtenidas experimental-
mente, junto con los coe�cientes de la matriz A de la Ecuación 2.18 y 4.4,
se obtiene la medida del CMRR para los dos puertos de entrada, el criterio
de elección del CMRR más restrictivo sigue siendo el mismo que para la
Ecuación 4.2.

Figura 4.5: Valor de CMRR medido experimentalmente para valores teóricos y
calibrados de la matriz ¯̄A.

En la Figura 4.5 puede observarse que el receptor una vez aplicados los
coe�cientes calibrados de la matriz ¯̄Acalib, tiene un valor de CMRR mucho
mejor ya que toda la banda C óptica, donde se encuentra la ampli�cación
basada en EDFA, está por debajo de -25dB. De aquí se deduce que el recep-
tor debería ser más insensible a canales interferentes adyacentes que aquel
receptor que utilice los coe�cientes de la matriz ¯̄Atheo.
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Además, puede observarse que el CMRR teórico alcanza su mínimo en
1560 nm cuando la longitud de onda de diseño era 1550 nm, lo cual implica
que los errores de fabricación han hecho que la longitud de onda de operación
se mueva 10 nm. Por otro lado, puede verse que el receptor puede operar en
un rango de trabajo de 80 nm utilizando los coe�cientes calibrados ya que el
nivel de CMRR está por debajo de los -20 dB que marca el OIF.
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Capítulo 5

Resultados experimentales del
receptor híbrido de 120◦

En este capítulo se tratará la validación experimental del receptor, en
primer lugar, se analizará la demodulación coherente en la cual se observará
el correcto funcionamiento de los algoritmos de postprocesado así como las
características de recon�gurabilidad del esquema híbrido de 120◦. Este tra-
bajo tiene como objetivo veri�car la funcionalidad del híbrido de 120◦ por
lo que, para evitar posibles no idealidades, se decide no incluir un enlace de
�bra óptica de varios kilómetros entre la transmisión y recepción.

5.1. Demodulación coherente y sensibilidad del re-
ceptor

En la Figura 5.1 puede verse el esquema del montaje experimental de
transmisión y recepción utilizado.

Figura 5.1: Setup de medida utilizado para la demodulación coherente.

Se utiliza un láser sintonizable capaz de operar en banda C y L, como
fuente de luz tanto para la señal de datos transmitida como para el OL.
Además, se divide mediante un acoplador óptico y se utiliza como oscilador
local con 13 dBm de potencia óptica, en esquema homodino para simpli�-
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car el montaje. La señal de datos enviada es una secuencia pseudoaleatoria
(PRBS) de orden 9 generada mediante un Arbitrary Waveform Generator
(AWG) de 14 GSamples/s y 5 GHz de ancho de banda, con un conformado
de pulso NRZ y con una tasa de símbolo de 2.5 Gbaudios, siendo la tasa
de bit resultante de 10 Gb/s al utilizar una constelación 16-QAM. Las dos
señales I y Q son introducidas en un modulador óptico IQ compuesto por dos
moduladores ópticos Mach Zehnder, uno para cada rama. La señal óptica es
ampli�cada mediante un EDFA y �ltrada ópticamente con un �ltro WDM
con una anchura nominal de paso de 100 GHz a 20 dB. La señal recibida
atraviesa un atenuador variable (VOA) cuya función es simular pérdidas óp-
ticas en el enlace. Ya que es un esquema de receptor que sólo contempla una
sola polarización, ésta se controla manualmente mediante un controlador de
polarización antes de entrar al array de �bras de polarización mantenida. El
OL también llega mediante �bra de polarización mantenida al array de �-
bras de tal modo que tanto la señal de datos como el OL presentan el mismo
estado de polarización, ambas se encuentran en el modo TE, que es la polari-
zación de diseño del chip óptico integrado. A continuación, ambas señales se
introducen al chip mediante un micro posicionador de seis ejes. Finalmente,
las tres señales detectadas en el receptor de 120◦ son ampli�cadas median-
te tres ampli�cadores similares de 3 GHz de ancho de banda y capturadas
mediante un osciloscopio de 80 GSample/s.

Una vez se obtienen las señales digitales, han de ser procesadas digital-
mente para la obtención de los símbolos, para ello se aplica tanto la matriz
¯̄Atheo como la ¯̄Acalib a las tres señales obtenidas. Una vez obtenidos los sím-
bolos, es necesario aplicar los bloques de DSP vistos en el Capítulo 3 para
corregir las desviaciones de fase entre señal y OL, reducir la ISI y ecualizar
el canal y �nalmente obtener los símbolos y bits recibidos.

Figura 5.2: Constelación de símbolos obtenida a partir de la aplicación de la matriz
A sin ninguna corrección digital o procesado.

En la Figura 5.2 puede verse el resultado obtenido en las componentes IQ
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al aplicar únicamente la matriz ¯̄A sin aplicar ningún postproceado adicional.
Se observa cómo los símbolos presentan un giro de fase incluso utilizando el
mismo láser como señal de datos y OL, debido a que ambas señales no reco-
rren en el mismo camino óptico por lo que presentan a la entrada del chip
óptico diferente fase relativa. Otro punto a destacar en la constelación es la
aparente diferencia de potencia que presentan los símbolos recibidos pertene-
cientes a un mismo símbolo transmitido, generada por el propio modulador
IQ. Esta diferencia se debe a distorsiones producidas en el modulador óptico
por la inteferencia intersimbólica (ISI), sin embargo, este comportamiento
puede corregirse posteriormente mediante ecualización con el DFE.

En la Figura 5.3 pueden verse los resultados obtenidos en la constelación
de símbolos. A la izquierda se observa la constelación obtenida al aplicar la
¯̄Atheo y a la derecha la ¯̄Acalib. Utilizando el mismo bloque de procesado digital
para corregir los errores de fase vistos en la Figura 5.2 y ecualización. Puede
verse cómo la aplicación de los coe�cientes calibrados permite revertir los
efectos no deseados del receptor como la no ortogonalidad de la constelación
como se observa en el caso teórico.

(a) (b)

Figura 5.3: Constelación reconstruida mediante DSP usando coe�cientes teó-
ricos (a) y calibrados (b) operando a 10Gb/s

5.1.1. Sensibilidad a 10 Gb/s

Una vez comprobado el correcto funcionamiento del bloque completo de
procesado digital, se ha evaluado la sensibilidad del receptor, lo cual mar-
cará la distancia máxima a la que podrá llegar dicho sistema de comunica-
ciones. Por otro lado, como referencia, se ha considerado el límite de BER
de 2,2 · 10−3 el cual permite una decodi�cación casi perfecta al añadirle una
redundancia del 7% de E-FEC (Enhanced forward error correction) [34] lo
cual corresponde aproximadamente con un EVM del 15% para una conste-
lación 16-QAM [35]. En la Figura 5.4 y 5.5 pueden observarse los resultados
obtenidos en términos de BER y EVM en el caso de utilizar la matriz ¯̄Atheo
y ¯̄Acalib en sendos decisores con regiones de decisión �jas o adaptativas co-
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mo se detalló en la sección 3.4. Puede verse cómo el método adaptativo de
decisión k-means aplicado a la constelación obtenida con los coe�cientes teó-
ricos puede compensar prácticamente la distorsión producida, permitiendo
obtener una tasa de error en el bit (BER) similar a la obtenida cuando se
utiliza la matriz ¯̄Acalib en la recuperación de las componentes IQ. El mismo
comportamiento puede observarse en los resultados de EVM. Ambos deciso-
res fueron probados en el caso de utilizar coe�cientes calibrados y arrojaban
aproximadamente los mismos resultados, pudiendo a�rmar que la calibra-
ción del receptor permite obtener la constelación de símbolos con regiones
de decisión �jas correctamente, disminuyendo así el coste computacional del
sistema al no requerir usar de métodos adaptativos como el método k-means.
Por otro lado, el receptor con coe�cientes teóricos sin decisión adaptativa ve
reducido su rango dinámico y sufre una penalización en la sensibilidad (con-
siderando el límite de FEC en BER) de 10 dB comparado con el receptor
con coe�cientes calibrados.
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Figura 5.4: BER vs potencia recibida para transmisión de 10 Gb/s.
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Figura 5.5: EVM vs potencia recibida para transmisión de 10 Gb/s.

5.1.2. Sensibilidad a 50 Gb/s

Una vez comprobado el funcionamiento correcto del receptor híbrido y
su postprocesado, la siguiente prueba realizada consistió en aumentar la tasa
de transmisión. En este caso se utilizó el mismo setup de la Figura 5.1 pero
con pequeñas modi�caciones en elementos hardware. El AWG fue sustituido
por otro con un ancho de banda mayor (20 GHz) y tasa de muestreo (65
GSamples/s), de forma que fue posible el incremento de la tasa de símbolo
hasta los 12.5 GBaudios, obteniendo una tasa de bit de 50 Gb/s. Además,
las tres salidas del chip son ahora ampli�cadas mediante tres ampli�cadores
de 26,5 GHz de ancho de banda.

(a) (b)

Figura 5.6: Constelación reconstruida usando coe�cientes teóricos (a) y ca-
librados (b) operando a 50Gb/s
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Utilizando el mismo bloque de DSP, se obtienen las constelaciones me-
diante coe�cientes teóricos y calibrados en la Figura 5.6, donde se observa
que el comportamiento calibrado del sistema sigue siendo mejor que con el
teórico puntuando que los símbolos en general presentan una dispersión con
respecto a su centroide mayor que en el caso de 10 Gb/s debido al cambio de
setup e introducción de mayor ruido de los ampli�cadores. En este escenario,
se evaluó de igual manera el comportamiento del BER (Figura 5.7) y EVM
(Figura 5.8) con respecto a la potencia recibida para los casos de coe�cientes
teóricos y calibrados con regiones de decisión �jas. En la Figura 5.7 puede
verse como debido al aumento de la distorsión en la constelación, la sensibili-
dad del receptor disminuye unos 15 dB para el caso de coe�cientes calibrados
con respecto al caso de 10 Gb/s. Por otro lado, el receptor con coe�cientes
teóricos ve reducido su rango dinámico y sufre una penalización en la sensi-
bilidad (considerando el límite de FEC de BER) de 4.1 dB comparado con
el receptor con coe�cientes calibrados.

Figura 5.7: BER vs potencia recibida para transmisión de 50 Gb/s.
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Figura 5.8: EVM vs potencia recibida para transmisión de 50 Gb/s.

5.2. Demostración operación colorless

En esta sección se analizará la insensibilidad frente a la longitud de onda,
u operacion colorless, del receptor de 120◦. Para este experimento, se utili-
zará el mismo setup de la Figura 5.1, y los cambios de hardware (AWG y
ampi�cadores) necesarios para generar una tasa de 50 Gb/s. Además, la se-
ñal óptica recibida se �ja a una potencia constante de -9 dBm ya que el error
obtenido se encuentra, en ambos casos de coe�cientes calibrados y teóricos,
por debajo del límite de E-FEC.

En la Figura 5.9 se ilustran los resultados de EVM obtenidos cuando la
longitud de onda de señal (y por tanto la de OL) varía entorno al rango de
ampli�cación óptica de la banda C (1530 nm - 1565 nm). Puede comprobarse
que se consigue un correcto funcionamiento del receptor en un gran ancho de
banda únicamente si se utilizan coe�cientes calibrados, los cuales se obtienen
a la longitud de onda de fabricación 1550 nm. El EVM en el caso de utilizar
coe�cientes calibrados permanece constante sobre el 12 % mientras que los
coe�cientes teóricos producen un peor resultado de EVM debido a la no
compensación de los desbalanceos de amplitud y fase del receptor, teniendo
un mínimo en 14.5 %. Los resultados de EVM obtenidos con coe�cientes
teóricos están por debajo del límite de FEC en un rango reducido de unos
10 nm, de 1550 nm a 1560 nm por lo que su ancho de banda de operación
está claramente por debajo del caso de utilizar coe�cientes calibrados, con
los cuales es posible la operación en la banda C completa.

Este comportamiento se con�rma con los resultados obtenidos en la Fi-
gura 5.10, donde se ilustran las constelaciones obtenidas para las señales
16-QAM para el caso de utilizar longitudes de onda de 1530 y 1550 nm.
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Figura 5.9: Medida de EVM experimental en función de la longitud de onda de
la señal recibida utilizando coe�cientes teóricos y calibrados para una potencia
recibida de seña de -9dBm.

Figura 5.10: Constelaciones 16-QAM para una señal recibida de -9dBm utilizando
coe�cientes teóricos (arriba) y calibrados (abajo) para una longitud de onda de
1530 y 1550 nm.

Puede verse cómo las constelaciones no pueden ser adecuadamente re-
cuperadas al utilizar los coe�cientes teóricos, haciendo que algunos de los
símbolos salten a otras regiones de decisión produciendo un aumento en los
valores de BER y EVM del sistema. Por otro lado, puede verse cómo una
única calibración del receptor permite obtener las constelaciones de símbolos
con una distorsión mucho menor en un mayor ancho de banda.
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5.3. Insensibilidad frente a interferencias

Como se comentó en la sección 4.1, la medida de CMRR sirve como �gu-
ra de mérito para la evaluación del comportamiento colorless de un receptor
coherente. De este modo, el rechazo ante interferencias en una longitud de
onda especí�ca será mayor si el receptor presenta unos desbalanceos de am-
plitud y fase reducidos y un alto CMRR.

El siguiente experimento tiene como objetivo evaluar las prestaciones del
híbrido de 120◦ en términos de BER y EVM en presencia de señales in-
terferentes en diferentes longitudes de onda. En la Figura 5.11 se ilustra el
setup utilizado, la parte de generación y modulación de la señal de datos se
mantiene igual que en el setup de la Figura 5.1. La novedad reside en que
se introduce una señal interferente mediante otra fuente de luz láser, que se
modula con una señal que proviene de un Pseudorandom Pulse Generator
(PPG) mediante una modulación OOK (On-O� Keying) con una tasa de
12.5 GBaudios que posteriormente se modula en amplitud mediante un mo-
dulador Mach Zehnder. De este modo, la señal de datos 16-QAM a 50 Gb/s
en 1550 nm junto con la señal interferente a 12.5 Gb/s, ambas con el mismo
ancho de banda óptico, se introducen en un acoplador óptico previo control
manual de su polarización de forma que ambas entran al chip óptico con el
modo TE para posteriormente capturar y postprocesar las tres señales de
salida.

Figura 5.11: Setup experimental para la caracterización de la insensibilidad ante
interferencias del receptor de 120◦.

Es importante destacar que, como una modulación de fase no tiene va-
riaciones en amplitud signi�cantes y por lo tanto los cambios en potencia no
son sustanciales, usar una señal interferente modulada en fase apenas dis-
torsionaría la señal de interés a demodular, es por ello que se elige utilizar
una modulación en amplitud OOK con un ratio de extinción (ER) entre el 0
y el 1 similar al que presenta una modulación 16-QAM y poder así evaluar
variaciones de potencia similares entre señal de interés e interferente. En la
Figura 5.12 se muestra una constelación 16-QAM, donde se resaltan los sím-
bolos S1 y S2, los cuales se corresponden con los símbolos de menor y mayor
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energía respectivamente. De la �gura puede deducirse la energía de ambos
símbolos como ES1 =

√
2A y ES2 =

√
18A, por lo que puede derivarse que

la razón de extinción de una modulación 16-QAM es 3.

-A-3A

A

3A

-A

-3A

A 3A

S1

S2

Figura 5.12: Constelación 16-QAM normalizada a energía A.

En la Figura 5.13 se muestra la medida experimental del CMRR obtenida
en la Sección 4.1 para el caso de utilizar la matriz ¯̄Atheo y ¯̄Acalib, donde
se han añadido la longitud de onda de las señales interferentes que se han
introducido y posteriormente evaluado el comportamiento del receptor: 1530,
1540, 1580 y 1605 nm.

Figura 5.13: Medida del CMRR para coe�cientes teóricos y calibrados. Las longi-
tudes de onda de las señales interferentes se indican con �echas.

La potencia de señal de interés en 1550 nm se mantiene en -9dBm que,
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como se comentó en la Sección 5.2, exhibe un comportamiento en EVM en
ausencia de interferencias del 12% y 14.5% para el caso de coe�cientes ca-
librados y teóricos respectivamente obteniendo un nivel de BER por debajo
del límite de FEC. En la Figura 5.14 se ilustra el rendimiento del híbrido de
120◦ al aplicar la matriz con los coe�cientes teóricos en términos de EVM
con respecto a la potencia óptica de señal interferente en varias longitudes
de onda. Se puede observar cómo el EVM aumenta conforme aumenta la po-
tencia de señal interferente, además se produce un mayor aumento cuando
se introducen longitudes de onda interferentes cuyo valor de CMRR es más
bajo. Es visible que la introducción de longitudes de onda muy lejanas a la
longitud de onda de diseño (1580 nm y 1605 nm) no permiten la utilización
del receptor por debajo del límite de FEC, limitando por tanto el rango de
operación del mismo. Puede verse en las Figuras 5.15 y 5.16 como el aumento
del EVM se ve reducido en el caso de utilizar os coe�cientes calibrados, dado
su mayor CMR, lo que permite que el receptor funcione mejor en un mayor
rango de operación.
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Figura 5.14: Medida de EVM en el caso de uso de coe�cientes teóricos con respecto
a la potencia de señal interferente para diferentes longitudes de onda interferente.

Así pues, viendo el gran rechazo antes interferencias proporcionado por
el alto nivel del CMRR en toda la banda C que se muestra en la Figura
5.13, la principal limitación del receptor vendrá impuesta por las interferen-
cias situadas en longitudes de onda fuera de esta banda, como se con�rma
experimentalmente para 1580 nm y 1605 nm. Como se puede deducir de la
Figura 5.16, la potencia máxima interferente admisible es de casi 2 dBm pa-
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Figura 5.15: Medida de EVM en el caso de uso de coe�cientes calibrados con
respecto a la potencia de señal interferente para diferentes longitudes de onda in-
terferente.

Figura 5.16:Mapa de EVM en el caso de uso de coe�cientes calibrados con respecto
a la potencia de señal y longitud de onda interferente.

ra asegurar que el EVM permanece bajo el límite de FEC en el rango de la
banda C (1530 - 1565 nm). Esto representa una interferencia con una poten-
cia 11 dB por encima de la potencia de señal (-9 dBm) y aproximadamente
equivale a que hubiera 12 canales adyacentes con la misma potencia y tasa
de símbolo en cada longitud de onda interferente, lo cual representa el peor
caso posible, ya que en un escenario real podrían existir desalineamientos en
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polarización entre canales o patrones de símbolos incorrelados, con lo cual
podría aumentarse el número de canales adyacentes interferentes sin que el
EVM alcanzase el límite de FEC.
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Capítulo 6

Conclusiones y líneas futuras

6.1. Conclusiones

El objetivo de este trabajo ha sido comprobar el funcionamiento colorless
de un receptor coherente basado en un híbrido de 120◦ fabricando en óptica
integrada. Para ello, ha sido necesario el estudio y análisis de las caracterís-
ticas de la detección coherente.

Primeramente, se han estudiado las bondades y prestaciones que ofre-
cen los esquemas de recepción coherente que permiten sobreponerse sobre
los esquemas de detección más tradicionales. La detección coherente permite
utilizar modulaciones en amplitud y fase M-arias que incrementan la e�cien-
cia espectral del enlace sobre las tradicionales modulaciones OOK, además
de posibilitar el aumento del alcance del sistema y la selección del canal de-
seado en un escenario UDWDM mediante el control de la potencia y longitud
de onda del OL. Además, los posibles errores de fabricación de los receptores
o las propias no idealidades que introduce el sistema pueden ser compensa-
dos mediante procesado digital. Asimismo se han presentado los híbridos de
90◦ y 120◦, destacando los segundos por su capacidad de recon�gurabilidad
antes imperfecciones en el sistema mediante la calibración del mismo, lo que
hace posible la operación colorless en un ancho de banda mayor.

En segundo lugar, se han desarrollado los algoritmos de procesado digital
más comúnmente usados en los esquemas de recepción coherente que permi-
ten una demodulación correcta de los símbolos, compensando los distintos
desbalanceos y no idealidades presentes en la comunicación, comprobando
su efectividad a partir de señales reales a baja tasa de transmisión y con un
receptor basado en �bra óptica.

La comprobación experimental del funcionamiento del híbrido integrado
de 120◦ se realizó en el laboratorio, montando un setup equivalente a un siste-
ma de comunicaciones ópticas avanzadas. Se ha probado experimentalmente
con señales de 10 Gb/s y 50 Gb/s en las que se demuestra el buen funcio-
namiento del bloque de DSP. Por otro lado, se ha analizado la capacidad de
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recon�gurabilidad del receptor de 120◦ para compensar desbalanceos en am-
plitud y fase en sus tres salidas a partir de la aplicación de unos coe�cientes
calibrados en la obtención de las componentes IQ.

Se constata la correcta operación de la calibración de la matriz ¯̄Acalib,
cuyos coe�cientes calibrados una sola vez en la frecuencia de operación de
1550 nm permiten obtener buenos resultados en términos de EVM y BER
en el rango de longitud de onda de la banda C (1530-1565 nm), lo cual no es
posible al aplicar los coe�cientes teóricos ya que su rango de operación es de
apenas 10 nm según el límite de FEC. El funcionamiento insensible a longi-
tud de onda o colorless del receptor de 120◦ se ha medido experimentalmente
mediante el cálculo del CMRR a partir de una hipótesis teórica desarrollada
en [26]. Los resultados obtenidos demuestran que la calibración de los coe�-
cientes permite un aumento del CMRR además de una ampliación del rango
de operación del receptor. Como se ha demostrado, este aumento del CMRR
aumenta la capacidad del receptor de rechazar señales interferentes sin el uso
de elementos de �ltrado óptico, lo cual reduce el coste operacional del siste-
ma de comunicaciones además de incrementar su �exibilidad, permitiendo la
demodulación de canales mediante la sintonización de un OL. Los resultados
obtenidos con�rman la operación colorless del receptor de 120◦ calibrado en
el rango de operación de la banda C. Es por ello que la recepción coherente
digital que se pueda desarrollar en un futuro en las redes ópticas de acceso
pueda bene�ciarse de las características del receptor propuesto.

Por último cabe destacar que los resultados de este trabajo permitieron la
publicación de los mismos en la European Conference on Optical Communi-
cation (ECOC) celebrada en Roma en el año 2018 [36], así como un artículo
enviado a la revista Journal of Lightwave Technology (JLT) pendiente de
publicación [37].

6.2. Líneas futuras

Sobre la temática de trabajo planteada, una vez evaluado experimen-
talmente el correcto funcionamiento del receptor de 120◦, pueden de�nirse
algunas líneas futuras. En lo referente a un sistema de comunicaciones real,
sería interesante realizar el análisis experimental del receptor al incluir un
enlace de �bra óptica de varios kilómetros entre el emisor y receptor, para
lo cual sería necesario el desarrollo de un algoritmo capaz de corregir la dis-
persión cromática de los pulsos a lo largo de la �bra.
Dado que el chip óptico en el que se basa el híbrido de 120◦ fue concebido
para trabajar en el estado de polarización TE, sería interesante evaluar ex-
perimentalmente el comportamiento de dicho receptor para otros estados de
polarización aleatorios, analizando así el comportamiento del CMRR y por
ende la operación colorless del receptor, estudiando la degradación debida al
SOP.
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CAPÍTULO 6. CONCLUSIONES Y LÍNEAS FUTURAS

Por otro lado, se podría evaluar experimentalmente el funcionamiento
para la polarización ortogonal TM. Esto daría pie a la implementación de un
esquema de recepción con diversidad en polarización, en el cual se modulan
señales de datos en ambas polarizaciones, separándose en recepción median-
te un Polarization Beam Splitter (PBS) para combinarse con un OL en su
polarización correspondiente. Para ello sería necesario incluir otro híbrido
de 120◦, de forma que en cada uno de los receptores se demodule la señal
correspondiente a la polarización X e Y. Posteriormente, sería necesario ge-
nerar algoritmos de procesado digital que permitan la demultiplexación en
polarización y compensen la dispersión dinámica de la �bra.
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