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Introducción a la Tesis

Introducción a la Tesis

,� 0$5&2�'(�/$�7(6,6

Esta Tesis se ha desarrollado íntegramente en el seno del Grupo de

Sistemas Radio-Fibra de la Universidad Politécnica de Valencia, dentro de

una línea de investigación dedicada al estudio de efectos no lineales en

dispositivos fotónicos. El trabajo presentado a continuación resume una

labor de investigación de más de tres años que comenzó gracias a una beca

de Formación de Personal Investigador de la Conselleria de Cultura,

Educació i Ciència de la Generalitat Valenciana.

Durante los dos primeros años, el autor trabajó conjuntamente en varios

proyectos de investigación directamente relacionados con los sistemas radio

sobre fibra óptica. Uno de ellosi, subvencionado por la Comisión

Interministerial de Ciencia y Tecnología (CICYT), consistía en el desarrollo

de una plataforma para la transmisión de señales de alta velocidad

empleando las técnicas de multiplexación en longitud de onda y de

                                           
i proyecto TIC96−0611
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subportadoras eléctricas multiplexadas, lo que se conoce habitualmente

como WDM−SCMii. Por otra parte, en otro proyecto de investigación se

construyó un demostrador de sistema de distribución punto a multipunto a

28 GHziii para la transmisión de señales de vídeo y datos. Asimismo, se

propusieron y demostraron técnicas de alimentación óptica de redes LMDS

remotas.

En marzo de 1999, el autor se incorporó al Departamento de

Comunicaciones de la Universidad Politécnica de Valencia, donde

actualmente imparte la asignatura de Radiocomunicaciones. Desde esa

fecha, ha continuado desempeñando su labor investigadora en la búsqueda

de nuevas aplicaciones de las no linealidades de los dispositivos fotónicos en

sistemas ópticos analógicos.

,,� 027,9$&,Ð1�'(�/$�7(6,6

La introducción de los nuevos servicios multimedia en el entorno residencial

o empresarial requiere de una gran cantidad de ancho de banda que debe

ser soportado por la red de acceso. El principal candidato para permitir estos

servicios es, sin lugar a dudas, la fibra óptica. Sin embargo, los operadores

se encuentran con un alto factor de riesgo: deben realizar un gran

desembolso económico para montar toda una infraestructura de red que

llegue a cada uno de los abonados. Además, dado el actual nivel de

competencia que existe en la red de acceso del usuario, lo que cualquier

operador desea es comenzar a dar servicio lo más rápidamente posible. En

este caso, la única solución es optar por los sistemas de acceso vía radio.

Ahora bien, la creciente demanda de servicios de banda estrecha en los

actuales sistemas radio ha reducido las posibilidades de alojar en el espectro

radioeléctrico la gran capacidad que demandan estos sistemas inalámbricos

de banda ancha. Para contrarrestar esta limitación, se está considerando la

                                           
ii wavelength division multiplexing−subcarrier multiplexing
iii sistemas denominados LMDS
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utilización de enlaces radio a frecuencias milimétricas (26−100 GHz) para

aplicaciones en sistemas micro/picocelulares de banda ancha, sistemas fijos

de distribución punto a multipunto o redes de área local inalámbricas

[Zys96, Hon97, Bit99]. La complejidad de estos enlaces radio puede

simplificarse compartiendo los equipos transmisores y receptores de

milimétricas entre los distintos canales radio empleando la técnica de

subportadoras multiplexadas (SCM) [Ols89]. Si además las señales radio se

transportan sobre la fibra a frecuencias milimétricas, todavía se simplifican

más las estaciones base, dado que el equipamiento de éstas se reduce a

componentes optoelectrónicos y amplificadores eléctricos, sin necesidad de

equipos conversores de frecuencia. Una posible desventaja sería, sin

embargo, el coste asociado al fotodiodo de banda ancha.

De este modo, entregando las señales directamente desde la estación de

control y a través de la fibra, se evita la necesidad de generar la portadora

de alta frecuencia en la estación base, el cual suele ser además un

emplazamiento de difícil acceso. Luego la principal ventaja de estos

sistemas es su capacidad para concentrar la mayoría del equipamiento de

alta frecuencia más costoso en un lugar centralizado (estación de control),

permitiendo que el equipamiento de la estación base sea simple, de pequeño

tamaño y con un bajo consumo. Además, el operador no necesita desplegar

una enorme infraestructura de fibra óptica, sino que esta se limita a unos

cuantos enlaces troncales entre el centro de control y las diferentes

estaciones base.

Surgen así los sistemas de comunicaciones radio sobre fibra óptica,

caracterizados por combinar dispositivos de radiofrecuencia con enlaces de

fibra óptica [Coo90, Wak93]. Básicamente, los sistemas radio sobre fibra se

aprovechan de la fibra óptica para transportar señales directamente hasta

un punto de radiación remoto (estación base). Algunas de las aplicaciones de

estos sistemas en las actuales redes de acceso son:

• Aplicaciones satélite: redes VSAT (Very Small Aperture Terminals)

• Sistemas inalámbricos de banda ancha punto a multipunto: MMDS

(Multichannel Multipoint Distribution System), LMDS (Local
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Multipoint Distribution System) o MVDS (Multipoint Video

Distribution System)

• Sistemas celulares: GSM/DECT, MBS (Mobile Broadband System)

• Aplicaciones telemáticas: redes de área local inalámbricas

• Aplicaciones comerciales o militares

Ahora bien, la gran mayoría de dispositivos fotónicos empleados en estos

sistemas de comunicaciones ópticas se comportan de forma no lineal ante

niveles de potencia óptica elevados [Agr87, Agr89, Chr90]. Por ejemplo,

potencias ópticas del orden de +10 dBm a la entrada de fibras ópticas o de

amplificadores ópticos de semiconductor son suficientes para inducir efectos

no lineales apreciables.

Básicamente, los procesos no lineales que ocurren en los dispositivos

fotónicos se clasifican atendiendo a su naturaleza y características. En

particular, los principales efectos no lineales que han sido estudiados hasta

el momento son:

Automodulación de fase (self-phase modulation, SPM): se manifiesta como

una modulación de fase de la envolvente de la señal óptica inducida por la

modulación de intensidad de la propia señal. Está presente en fibras ópticas

y en amplificadores de semiconductor y es especialmente perjudicial en

sistemas MI−DDiv cuando se combina con la dispersión cromática de la fibra

[Agr89, Ste90].

Modulación de fase cruzada (cross-phase modulation, XPM): idéntico al

anterior, salvo que en este caso la modulación de fase se induce como

consecuencia de la modulación de intensidad de una portadora óptica

vecina. Es el doble de eficiente que el SPM, aunque sólo aparece en sistemas

ópticos multicanal como WDM [Agr89, Car98b, Phi99].

Mezclado de cuatro ondas (four-wave mixing, FWM): este proceso no lineal

de tercer orden da lugar a la aparición de nuevas frecuencias ópticas del tipo

                                           
iv modulación de intensidad/detección directa
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f1 + f2 − f3 a la salida del dispositivo. La conversión se produce de forma

eficiente en regiones de dispersión nula, como por ejemplo en amplificadores

ópticos de semiconductor o en fibras de dispersión desplazada operando en

tercera ventana, encontrando gran número de aplicaciones como la

construcción de conjugadores ópticos o convertidores de longitud de onda en

redes WDM [Shi87, Agr88, Agr89, Ino92].

Scattering estimulado de Brillouin (SBS): la potencia óptica se refleja en el

interior de las fibras como consecuencia del proceso no lineal de SBS, el cual

genera una onda de Stokes desplazada respecto a la frecuencia de la onda

incidente en una cantidad que depende del medio no lineal. Este proceso se

ve influenciado por el ancho de línea de la portadora óptica, y limita la

potencia que puede aplicarse a la entrada de la fibra óptica [Ipp72, Aok88,

Agr89].

Scattering estimulado de Raman (SRS): similar al anterior, pero en este caso

el scattering es en ambas direcciones y necesita mayores niveles de potencia

para ser eficiente. Limita las prestaciones de los sistemas ópticos multicanal

debido a que la energía de un canal se transfiere a los canales vecinos

[Agr89, Phi99].

Modulación de ganancia cruzada (cross-gain modulation, XGM): este proceso

no lineal surge en amplificadores ópticos de semiconductor, y se manifiesta

en una modulación dinámica de la ganancia del amplificador  inducida por

la modulación de intensidad de una señal que satura el dispositivo. Su

principal aplicación se ha destinado a la elaboración de convertidores de

longitud de onda, al igual que el FWM [Agr89, Agr97].

Todos estos procesos no lineales han sido estudiados en detalle en el

contexto de los sistemas ópticos digitales [Chr90, Ian96], donde la señal de

información digital modula directamente un láser, o externamente un

modulador Mach-Zehnder o de electroabsorción. No obstante, menor

atención se ha prestado a la mayoría de ellos en sistemas de comunicaciones

ópticas analógicos, salvo en el caso del SPM [Phi91, Des94, Wil96, Gop96] o

SBS [Mao92, Wil94, Zha97]. Adicionalmente, todos los estudios se han
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enfocado a analizar principalmente las degradaciones que producen estos

efectos no lineales [Yos93, Wan95, Phi99], sin entrar a valorar sus posibles

aplicaciones. Hasta el momento, no se conocen aplicaciones de las no

linealidades en sistemas radio sobre fibra salvo contadas excepciones

[Shi96, Fre97, Yao98, Yao98b, Kho99]. Así pues, existe un campo

importante de investigación que puede aportar resultados de interés en el

área de los sistemas de comunicaciones ópticas analógicos.

,,,� 2%-(7,926�'(�/$�7(6,6

El principal objetivo de esta Tesis, como ya se ha esbozado anteriormente, es

realizar un completo estudio de algunos efectos no lineales que ocurren en

determinados dispositivos fotónicos en el contexto de los sistemas radio

sobre fibra óptica. Y todo ello en busca de posibles aplicaciones que pueden

tener estos efectos como compensación de dispersión cromática, generación

de subportadoras de milimétricas, o incluso compensación de la degradación

introducida por efectos no lineales a partir de las no linealidades de los

dispositivos. Así, en base a este objetivo se han desarrollado las líneas de

trabajo que se enumeran a continuación:

1) Elaboración de un completo modelo, tanto teórico como de

simulación, de la propagación de señales de RF a través de

fibras ópticas dispersivas y no lineales.

La propagación de señales a través de fibras ópticas monomodo dispersivas

y no lineales se rige por la ecuación de Schrödinger no lineal [Agr89]. Esta

ecuación no tiene una solución cerrada salvo para situaciones muy

concretas, como es en el contexto de los solitones [Dod82]. Sin embargo,

estas soluciones sólo tienen aplicación en el caso de transmisión digital y no

sirven para modelar la propagación de señales de radiofrecuencia (RF) a

través de la fibra.

Por este motivo, se ha particularizado el estudio para el caso de modulación

en pequeña señal [Wan92, Car98], y se ha llegado así a expresiones cerradas
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que puedan modelar la respuesta de fibras ópticas en sistemas con

modulación analógica, incluyendo otros efectos como pueden ser el chirp de

frecuencia introducido por los transmisores ópticos [Koy88, Sri95]. En

especial, el estudio se ha extendido desde frecuencias de microondas hasta

frecuencias milimétricas (fm > 18 GHz).

En el caso de simulación, se ha empleado el algoritmo conocido como split-

step Fourier method [Har73, Agr89]. Este algoritmo se ha aplicado con éxito

para modelar la propagación de pulsos a través de fibras ópticas y, al mismo

tiempo, ya se ha demostrado su validez en los sistemas SCM [Des94, Mar97,

Ram98a].

En esta línea de investigación se ha realizado una publicación [Ram00]

donde se presenta una expresión teórica para caracterizar la función de

transferencia de fibras ópticas monomodo dispersivas y no lineales. Esta

expresión, basada en funciones de Bessel de orden imaginario puro, es

válida tanto para modulación óptica en doble banda lateral como en banda

lateral única, e incluye además los efectos del chirp del transmisor óptico y

las pérdidas de la fibra.

2) Estudio de la distorsión no lineal introducida por la fibra óptica

en sistemas radio-fibra a frecuencias milimétricas.

El efecto conjunto de la dispersión cromática y del SPM da lugar a la

aparición de distorsión no lineal a la salida del fotodetector en sistemas

multicanal radio sobre fibra óptica [Yon91, Ber91, Cro94, Des94]. Esta

distorsión no lineal genera productos de intermodulación que degradan la

calidad del sistema. Los parámetros que se utilizan para medir esta

degradación son el CSO (composite second-order) y el CTB (composite triple-

beat), definidos como la relación entre las potencias de los términos de

distorsión de segundo y tercer orden, respectivamente, y la potencia de señal

útil.

La influencia del SPM en la distorsión no lineal se ha modelado con

anterioridad [Des94] en el caso de sistemas CATV. Además, existen algunos
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trabajos que presentan resultados experimentales [Wil96, Gop96]. No

obstante, este análisis no se ha extendido a otro tipo de sistemas como

pueden ser los sistemas MMDS, LMDS o MVDS. Estos sistemas tienen gran

aplicación para la difusión de vídeo y datos, dada la congestión que existe

actualmente en el espectro radioeléctrico. Como aportación, se pretende

estudiar la influencia que tiene la fibra óptica como medio de transporte en

arquitecturas donde la señal multicanal a frecuencias milimétricas se

distribuye hasta un nodo remoto, y después se convierte al dominio eléctrico

para poder ser radiada por medio de una antena (alimentación de antenas

remotas).

En esta línea de investigación se ha realizado una publicación [Ram99a],

donde se comparan la técnica de modulación óptica en banda lateral única

(single-sideband, SSB) y el uso de redes de difracción sobre fibra óptica

(chirped fiber gratings, CFGs) en relación con la compensación de distorsión

no lineal introducida por la dispersión de la fibra en sistemas ópticos

multicanal LMDS.

3) Compensación de la distorsión no lineal introducida por la fibra

óptica empleando la técnica de inversión espectral.

Para compensar la distorsión no lineal introducida por la fibra óptica en

sistemas multicanal radio sobre fibra se propone la técnica de inversión

espectral en el dominio óptico. Esta técnica se ha aplicado con éxito en

sistemas ópticos digitales [Wat93, Wat94, Zha95], pero no ha recibido

demasiada atención en el caso de los sistemas analógicos, salvo algunos

trabajos realizados recientemente por Kitayama y Sotobayashi [Kit99,

Sot99, Sot99a]. Debemos indicar que esta Tesis ha dado lugar, por primera

vez, a publicaciones donde se propone la técnica OPCv para compensar la

distorsión no lineal introducida por la fibra en sistemas SCM [Mar97,

Ram98a].

                                           
v optical-phase conjugation, en lengua inglesa
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El elemento clave utilizado en la técnica de inversión espectral es el

conjugador óptico, también conocido como OPC (optical-phase conjugator), y

que se sitúa generalmente en mitad del enlace de fibra. Su función principal

es la de invertir la fase de la señal óptica, lo cual se realiza por medio de

procesos paramétricos no lineales. Bajo ciertas condiciones, la distorsión

introducida en el primer trayecto de fibra se compensa mediante la

propagación por el segundo tramo de fibra colocado tras el bloque OPC

[Wat96].

A diferencia de otras técnicas de compensación de dispersión, como pueden

ser las fibras compensadoras de dispersión [Ven93] o las redes de difracción

sobre fibra [Mar97a], esta técnica también compensa la dispersión en

presencia de SPM. Además, no requiere de complejos circuitos de ajuste de

la fase o de estabilización de la polarización del modulador como otras

técnicas, ya que es independiente de la modulación utilizada. Otra de sus

ventajas es su reducida sensibilidad frente a variaciones de la longitud del

enlace de fibra, lo cual permite situar el bloque OPC en un lugar común y

compartirlo con multitud de usuarios. De este modo, se consigue eliminar la

duplicación de recursos, puesto que el OPC es un dispositivo relativamente

costoso.

Los resultados que se han obtenido son relativos a la compensación de CSO,

CTB y penalización de potencia en sistemas ópticos analógicos: CATV,

MMDS, LMDS y MVDS. Además, también se ha analizado de forma teórica

la influencia que tienen distintos parámetros de la técnica como longitudes

de fibra o potencias ópticas en los resultados de ecualización.

4) Estudio del proceso no lineal de mezclado de cuatro ondas para

la elaboración de conjugadores ópticos.

Dado que el conjugador óptico es el elemento clave en la técnica de inversión

espectral, interesa que esté bien caracterizado. Este elemento se construye

normalmente a partir de FWM en una configuración de fibra de dispersión

desplazada (dispersion-shifted fiber, DSF) [Wu94, Zha96] o de amplificador

óptico de semiconductor (semiconductor optical amplifier, SOA) [Duc96,
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Shi96]. En especial, en esta Tesis se pretende analizar en profundidad el

fenómeno de FWM en ambas configuraciones dentro del contexto de las

señales analógicas. En particular, se evalua cuál de las dos posibles

configuraciones, SOA/DSF, es más ventajosa en el caso de los sistemas radio

sobre fibra desde diversos puntos de vista: pérdida de inserción, ancho de

banda de conversión, distorsión no lineal, ruido, etc.

En esta línea de investigación se han publicado resultados experimentales

de compensación del efecto de supresión de la portadora empleando un

conjugador basado en DSF y construido en el laboratorio [Ram99].

5) Aplicación del SPM para reducir los efectos de la dispersión

cromática de la fibra.

Los sistemas radio sobre fibra óptica es interesante que operen en tercera

ventana (1550 nm) debido a la reducida atenuación de la fibra óptica a esta

longitud de onda y a la existencia de amplificadores ópticos de fibra dopada

con erbio. No obstante, la dispersión cromática de la fibra limita el producto

ancho de banda−distancia como consecuencia del fenómeno de supresión de

la portadora [Sch95]. En particular, se propone el SPM como una solución

para reducir este efecto perjudicial. Mediante el SPM, se induce un chirp de

frecuencia de signo negativo que permite alejar los nulos de transmisión de

la respuesta de la fibra hacia frecuencias mayores, de forma similar a como

se realiza en [Smi97] empleando el chirp de un modulador Mach-Zehnder.

Este efecto ha sido demostrado experimentalmente y ha dado lugar a la

publicación [Ram98]. Adicionalmente, se demuestra la transmisión de

señales de RF tolerantes a la dispersión de la fibra empleando la técnica

SPM.
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Para alcanzar los objetivos planteados en la sección anterior, la Tesis se

estructura en 5 capítulos que se describen a continuación brevemente.

El capítulo 1 supone una introducción a los sistemas radio sobre fibra

óptica, donde se analiza la evolución que han sufrido las redes de acceso

para acomodar los nuevos servicios de banda ancha, se estudiarán

diferentes arquitecturas y técnicas utilizadas en los sistemas ópticos

analógicos y, finalmente, se introducen diferentes parámetros utilizados

para evaluar la calidad de estos sistemas. En especial, se realiza un

completo estudio de los sistemas fotónicos que operan a frecuencias

milimétricas.

La problemática de la distorsión no lineal introducida por la fibra óptica se

estudia en el capítulo 2. En particular, se presentan resultados relativos a

distorsión no lineal, penalización de potencia y margen dinámico para

diversos sistemas ópticos multicanal: CATV, MMDS, LMDS y MVDS.

Finalmente, se realiza un análisis comparativo entre dos técnicas tolerantes

a la dispersión cromática, la modulación óptica SSB y las CFGs, donde se

evalúa la capacidad de cada una de ellas para compensar la distorsión

producida por la dispersión de la fibra.

El capítulo 3 trata la primera de las aplicaciones de los efectos no lineales

en sistemas radio sobre fibra. En el mismo se demuestra la aplicación del

SPM inducido por la fibra óptica para reducir el efecto de supresión de la

portadora y, de este modo, extender el alcance del sistema. Se presentan

medidas experimentales de la función de transferencia de fibras ópticas

monomodo dispersivas y no lineales para distintos valores de potencia óptica

y se calcula una fórmula teórica cerrada para caracterizarla. Por último, se

demuestra experimentalmente la transmisión tolerante a la dispersión

empleando la técnica SPM.

La técnica de inversión espectral, propuesta para compensar la distorsión no

lineal y la penalización de potencia introducidas por la fibra en sistemas



INTRODUCCIÓN A LA TESIS

12

ópticos multicanal, se estudia en detalle en el capítulo 4. En este capítulo

se obtienen resultados de ecualización en sistemas multicanal radio-fibra y

se realiza un completo modelado de la técnica OPC en sistemas ópticos

analógicos. En especial, se estudia la sensibilidad de la técnica frente a

diversos parámetros del sistema. El dispositivo conjugador se supone ideal,

dejando para el capítulo siguiente su análisis detallado.

El capítulo 5 aborda el estudio del proceso no lineal de mezclado de cuatro

ondas en fibras de dispersión desplazada y amplificadores de semiconductor.

Y todo ello como aplicación en la elaboración de conjugadores ópticos

utilizados por la técnica OPC en sistemas analógicos. De este modo, se

realiza un análisis comparativo entre las configuraciones DSF/SOA

utilizando parámetros de calidad típicos de estos sistemas: linealidad, CNR,

etc. Por último, se demuestra experimentalmente la compensación del efecto

de supresión de la portadora empleando un conjugador óptico basado en

FWM en una DSF.

Adicionalmente, se incluyen dos apéndices para complementar los

contenidos presentados en los diferentes capítulos. En el primero de ellos se

modela en detalle la respuesta en frecuencia de sistemas ópticos analógicos,

mientras que en el segundo se introducen algunas definiciones y

propiedades de las funciones de Bessel de orden imaginario puro.
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Introducción a los sistemas
de comunicaciones radio
sobre fibra óptica
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Los sistemas de comunicaciones radio sobre fibra óptica, caracterizados por

combinar dispositivos de radiofrecuencia (RF) con enlaces de fibra óptica,

encuentran cada vez más aplicaciones en las actuales redes de

telecomunicación [Coo90, Ahm97, Noe97, Bra98]. El futuro parece dirigirse

hacia comunicaciones inalámbricas con una mayor movilidad, al tiempo que

los operadores intentan, cada vez más, acercar su infraestructura de fibra

óptica hacia los usuarios. En este sentido, los sistemas radio sobre fibra

proporcionan la sinergia adecuada entre la óptica y la radio, permitiendo la

fusión entre estos dos tipos de tecnología tan dispares [Wak93, Wil95 (cap.

8)].
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Básicamente, los sistemas radio sobre fibra se aprovechan de la fibra óptica

para transportar señales directamente hasta un punto de radiación remoto:

estación base. Dependiendo de la aplicación considerada, las señales radio

pueden ser VHF, UHF, microondas o incluso ondas milimétricas. En cuanto

a la fibra óptica, éste es el medio de transmisión ideal por varias razones.

En primer lugar, sus bajas pérdidas (inferiores a 0,25 dB/km para una

longitud de onda de 1550 nm) unido a la existencia de amplificadores ópticos

(por ejemplo, de fibra dopada con erbioi) permite alcanzar grandes

distancias. En segundo lugar, su inmunidad frente a las interferencias

electromagnéticas. Y en tercer lugar, su gran ancho de banda de

transmisión únicamente limitado por la dispersión cromática.

La creciente demanda de servicios de banda estrecha en los actuales

sistemas radio ha reducido las posibilidades de alojar en el espectro

radioeléctrico la gran capacidad que demandan los sistemas inalámbricos de

banda ancha. Para contrarrestar esta limitación, se está considerando la

utilización de enlaces radio a frecuencias milimétricas (26−100 GHz) para

aplicaciones en sistemas micro/picocelulares de banda ancha, sistemas fijos

de acceso inalámbrico o redes de área local inalámbricas [Zys96, Hon97]. La

complejidad de estos enlaces radio puede simplificarse compartiendo los

equipos transmisores y receptores de milimétricas entre los distintos

canales radio empleando la técnica SCM (subcarrier multiplexing) [Ols89].

En estas redes inalámbricas, la elevada atenuación atmosférica a

frecuencias milimétricas permite desarrollar arquitecturas celulares con

mejoras en el reúso de frecuencias y, por lo tanto, una gestión espectral más

sencilla. No obstante, dado que el área de cobertura es inferior, el requisito

de un mayor número de estaciones base obliga a que éstas sean

funcionalmente simples en su diseño. Si las estaciones base se conectan a

una estación de control, las funciones de enrutamiento y procesado estarán

centralizadas, simplificando de este modo el equipamiento de las estaciones

base. El medio ideal para realizar estas conexiones es la fibra óptica por las

tres razones anteriormente enumeradas. Si además las señales radio se

                                           
i EDFA (erbium doped fiber amplifier)
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transportan sobre la fibra a frecuencias milimétricas, todavía se simplifican

más las estaciones base, dado que el equipamiento de éstas se reduce a

componentes optoelectrónicos y amplificadores eléctricos, sin necesidad de

equipos conversores de frecuencia. De este modo, entregando las señales

directamente desde la estación de control y a través de la fibra, se evita la

necesidad de generar la portadora de alta frecuencia en la estación base, que

puede tener además un emplazamiento de difícil acceso.

En cualquier sistema de comunicaciones, cuestiones prácticas como pueden

ser el tamaño, peso, fiabilidad, coste o consumo de potencia del

equipamiento remoto son de vital importancia. La principal ventaja de los

sistemas radio sobre fibra es su capacidad para concentrar la mayoría del

equipamiento de alta frecuencia más costoso en un lugar centralizado

(estación de control), permitiendo que el equipamiento de la estación base

sea simple, de pequeño tamaño y con un bajo consumo. Así pues, estos y

otros motivos hacen que estos sistemas encuentren gran número de

aplicaciones en las actuales redes de acceso. En la figura 1.1 se representa

en un diagrama de bloques simplificado cuál sería la estructura del sistema

radio sobre fibra.

Adicionalmente, la técnica de multiplexación por longitud de ondaii permite

simplificar la arquitectura de red y mejorar la implantación de estaciones

                                           
ii WDM (wavelength-division multiplexing)
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Figura 1.1  Configuración de un sistema de comunicaciones radio
sobre fibra óptica.
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base, ya que es posible establecer comunicaciones dúplex con varias

estaciones base empleando una única fibra [Smi98]. Además, el

enrutamiento puede realizarse en el dominio óptico a partir de la longitud

de onda de las señales, lo cual proporciona gran flexibilidad.

El objetivo principal de este capítulo es proporcionar una visión general de

los sistemas radio sobre fibra óptica, ya que la tesis se desarrolla en el

marco de este tipo de sistemas. La sección 1.2 comienza analizando la

evolución que han sufrido las redes de acceso para acomodar los servicios de

banda ancha que demandan los usuarios. Aquí se estudian diferentes tipos

de sistemas, como por ejemplo xDSL, bucle local inalámbrico, MMDS,

LMDS o MVDS. En especial, se estudia la forma de implantar la fibra óptica

en estas redes de acceso, llegándose a arquitecturas con distintos niveles de

penetración de la fibra: FTTC, FTTB o FTTH. Un caso particular lo

constituyen las redes HFC de distribución de señales CATV [Way99],

caracterizadas por combinar enlaces de fibra óptica con trayectos de cable

coaxial. Por otro lado, en la sección 1.3 se aborda el modelado de los

sistemas de comunicaciones ópticas analógicos, los cuales engloban a los

sistemas radio sobre fibra. En esta sección se estudian los sistemas híbridos

WDM−SCM, junto con las dos posibilidades que existen para inyectar la

señal de RF en la fibra óptica: modulación directa/externa. También se trata

en detalle el caso particular de sistemas radio sobre fibra que operan a

frecuencias milimétricas, donde se analizarán diferentes técnicas para

generar la subportadora de milimétricas. En particular, una de ellas se basa

en la conversión PM−IM que se produce en dispositivos dispersivos como son

las redes de difracción sobre fibra óptica [Mar99]. Por último, se definirán

expresiones relativas al cálculo de ruido y distorsión, dos parámetros

fundamentales para determinar la calidad de los sistemas ópticos analógicos

[Cox97].
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La red de acceso constituye la parte de la red de telecomunicaciones en

contacto directo con los usuarios. Por ello, se convierte en elemento clave

para la implantación de servicios de banda ancha. Recientemente, se ha

experimentado una creciente demanda de servicios tales como acceso a

Internet, TV por cable, TV interactiva, vídeo bajo demanda,

TABLA I  Tasas de transmisión de varios servicios de banda ancha [Hon97].

Servicio digital de
banda ancha

ancho de banda
descendente

ancho de banda
ascendente

Difusión de vídeo

Difusión de TV

Pago por visión
mejorado

1,5 a 6 Mbit/s por canal Nulo o telefónico

Vídeo interactivo

Vídeo bajo demanda

TV interactiva

Juegos interactivos

Servicios de información

64 kbit/s a 6 Mbit/s 9,6 a 64 kbit/s

Acceso a internet
(www, FTP, Telnet)

Voz

Difusión

14,4 kbit/s a 10 Mbit/s 14,4 a 128 kbit/s

Datos simétricos

Escritorio multimedia

Teletrabajo

Videoconferencia

Videotelefonía

Fax

9,6 kbit/s a 2 Mbit/s 9,6 kbit/s a 2 Mbit/s

Servidor de información
de Internet

9,6 a 384 kbit/s 64 kbit/s a 1,5 Mbit/s
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videoconferencia, etc, algunos de los cuales tienen un importante consumo

de ancho de banda como se refleja en la tabla I. Conforme cambian las

necesidades de los usuarios, así como sus requisitos de ancho de banda, la

red de acceso debe adaptarse añadiendo o modificando su infraestructura.

Dada la competencia por ofrecer más y mejores servicios, los operadores se

están planteando la introducción de la fibra óptica tan cerca del usuario

como sea posible. Como se ha comentado en la introducción, la fibra óptica

presenta numerosas ventajas con respecto a otro tipo de medios de

transmisión. Sin embargo, el principal problema para la implantación de la

tecnología óptica a gran escala es el coste. Las características clave de

cualquier red de acceso son un bajo coste inicial, flexibilidad en la provisión

de servicios, bajos costes de operación o mantenimiento, y alta

capacidad/ancho de banda. Por lo tanto, resulta muy difícil predecir la

evolución y penetración de las comunicaciones ópticas en las redes de acceso.

Si dejamos de un lado por el momento las soluciones basadas en fibra óptica,

existen tres importantes tipos de redes de acceso en la actualidad:

• Par trenzado. Constituye el llamado bucle de abonado de la red

telefónica conmutada. Consiste en un acceso de usuario analógico de 3,4

kHz de ancho de banda sobre par trenzado de cobre. Se caracteriza por el

hecho de que una gran inversión se ha realizado durante las últimas

décadas en todo el mundo para crear esta infraestructura de

comunicaciones. La digitalización de esta red se conoce como RDSI,

mediante la cual es posible conseguir velocidades de 128 kbit/s para un

acceso básico o de 2 Mbit/s para un acceso primario. Recientemente, se

están aplicando técnicas englobadas bajo la denominación xDSL para

conseguir aumentar el ancho de banda.

• Coaxial. Originariamente instalado para proporcionar servicios de

televisión por cable (CATV), la red se caracteriza por una estructura

arborescente con ramificaciones que permiten gran ancho de banda en el

enlace descendente pero muy reducido en el enlace ascendente. Los

porcentajes de penetración de estas redes de acceso varían de unos países

a otros: un 30 % en Reino Unido y un 99 % en Bélgica. Sin embargo, en
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Estados Unidos es donde existe una mayor infraestructura instalada, la

cual ha ido evolucionando progresivamente hacia lo que se conoce como

red HFC.

• Radio. Las tecnologías inalámbricas, tanto terrestres como satélite,

constituyen otra forma de competir en las redes de acceso. Además, frente

al rápido crecimiento del mercado de comunicaciones móviles, esta

tecnología de acceso es lógicamente la única solución. En Europa, los

estándares GSM y DECT para telefonía móvil se encuentran bastante

establecidos. En el caso de los PCs, las redes de área local inalámbricas

serían su equivalente. Aunque los porcentajes de penetración varían

enormemente, la TV por satélite es un claro competidor de la tecnología

CATV en aplicaciones de distribución. Las constelaciones de satélites

también se han anunciado como una posible alternativa para el desarrollo

de redes interactivas de banda ancha en aplicaciones multimedia de

cobertura mundial, como por ejemplo Internet. Las posibles arquitecturas

para estas redes se basan en el uso de satélites de órbita baja a una

altitud de aproximadamente 1500 km y con distintos haces que cubren

zonas de unos 300 km de radio. Finalmente, para la distribución

inicialmente de vídeo y en la actualidad también de datos, destacan los

sistemas inalámbricos punto a multipunto MMDS, LMDS y MVDS, los

cuales se diferencian principalmente en las frecuencias de trabajo y

constituyen el llamado bucle local inalámbrico.

Considerando que, en el caso del par trenzado y coaxial, el 80 % del coste de

la red se encuentra en la parte de acceso, es de crucial importancia la

óptima reutilización de las infraestructuras ya instaladas para escenarios

futuros. Por otro lado, las tecnologías inalámbricas permiten realizar un

despliegue de red mucho más rápido que con arquitecturas basadas en

cable. Así pues, todos estos son factores que deberá tener en cuenta

cualquier operador a la hora de proporcionar sus servicios.
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1.2.1 xDSL: digitalización del bucle de abonado

XDSL son un conjunto de tecnologías que permiten la transmisión de

servicios de banda ancha a usuarios individuales u organizaciones sobre el

par de cobre trenzado telefónico. Dentro de la familia xDSL se encuentran:

ADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line), SDSL (Symmetric DSL), R−
ADSL (Rate Adaptative DSL), VDSL (Very−High−Bit−Rate DSL) y HDSL

(High−Bit−Rate DSL). Varios son los motivos por los cuales los operadores

públicos de telefonía están contemplando el uso masivo de estas tecnologías:

• reutilización del gran tendido de cobre que existe en la actualidad,

• acceso a redes de banda ancha a través de la línea telefónica manteniendo

intacto el canal vocal,

• atender a la demanda del mercado residencial y de pequeñas y medianas

empresas con tarifas atractivas,

• en particular, utilización del bucle de abonado como un acceso barato a

servicios basados en ATM, frente a un acceso basado en fibra óptica.

En el año 1989 se desarrolló la tecnología ADSL, equivalente a una línea de

abonado digital asimétrica. La denominación de asimétrica se debe a la

existencia de un canal de alta capacidad (6−8 Mbit/s) en sentido descendente

(de la central local hacia el abonado), y de uno de capacidad media/baja (640

kbit/s−1 Mbit/s) en sentido ascendente (del abonado hacia la central local).

No obstante, para que una línea telefónica convencional pueda soportar una

transmisión utilizando ADSL, es necesario que se cumplan unos ciertos

requisitos. Las distintas velocidades que ofrece ADSL tienen una clara

dependencia con la longitud del cable telefónico y con el estado del mismo.

Según las características de esta tecnología, para alcanzar velocidades del

orden de 1,5−2 Mbit/s son necesarias longitudes de bucle de abonado

inferiores a los 5,5 km. En el caso de centros urbanos o periferias de grandes

ciudades no sería una limitación, pero puede darse el caso de pequeños

pueblos o zonas rurales distantes más de 10 km de la central telefónica. A

medida que la distancia entre los módems ADSL aumenta, la velocidad de

transferencia alcanzable disminuye.
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La modalidad VDSL es la más rápida de las tecnologías de la familia xDSL,

alcanzando velocidades de entre 13 y 52 Mbit/s desde la central hasta el

abonado y de 1,5 a 2,3 Mbit/s en sentido contrario, por lo que se trata

también de un tipo de conexión asimétrica. Es la tecnología idónea para

suministrar, en un futuro, señales de TV de alta definición, aunque la

distancia entre dos módems VDSL no debe superar los 1,371 km.

La tecnología HDSL es simétrica, por lo que la velocidad desde la central al

usuario y viceversa es la misma. Esta es la tecnología más avanzada de

todas, debido a que se encuentra instalada en fábricas donde existen

grandes redes de datos que necesitan transportar información de un punto a

otro a muy alta velocidad. Es posible alcanzar velocidades de 1,544 Mbit/s

utilizando dos pares de cobre y de 2,048 Mbit/s sobre tres pares, aunque la

distancia máxima de 4,5 km es algo menor que en ADSL.

Finalmente, la variante SDSL es muy similar a la tecnología HDSL, puesto

que soporta transmisiones simétricas pero con dos particularidades: utiliza

un único par de cobre y tiene un alcance máximo de 3,048 km. Dentro de

esta distancia es posible mantener una velocidad similar a HDSL, aunque

esta norma se encuentra todavía en desarrollo.

Además, existe otra variante de ADSL, conocida como R−ADSL, que

funciona en los mismos márgenes de velocidad pero que tiene la ventaja de

adaptarse de forma dinámica a las condiciones de la línea y a su longitud.

De este modo, la velocidad final de conexión utilizando esta variante de

ADSL puede seleccionarse cuando la línea se sincroniza, bien durante la

conexión o como resultado de una señal procedente de la central telefónica.

Al igual que ocurre con los módems tradicionales, los módems ADSL se

encargan de realizar una transformación de la señal para que pueda ser

transmitida sobre las líneas telefónicas convencionales. Para ADSL existen

dos sistemas de modulación que son rivales entre sí, hasta tal punto de

haber creado grupos de partidarios a favor de una u otra alternativa. Estos

sistemas de modulación son CAP (Carrierless Amplitude/Phase) y DMT

(Discrete MultiTone). Los sistemas DMT toman el ancho de banda disponible
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de la línea y lo dividen en múltiples subcanales de 4 kHz. Después, tras

analizar las características del medio de transmisión, distribuyen los datos

sobre estos subcanales de la forma apropiada para optimizar las

prestaciones. En la figura 1.2 se puede ver cuál sería el espectro de la señal

de un sistema ADSL basado en la técnica de modulación DMT. En teoría,

para una línea en particular y una velocidad de transmisión dada, un

sistema CAP o QAM monoportadora puede diseñarse para alcanzar las

mismas prestaciones que un sistema DMT multiportadora. Pero en realidad,

debido a la gran varianza que presentan las líneas y a que las velocidades

oscilan entre los 64 kbit/s y los 8 Mbit/s, un sistema monoportadora no

alcanza las prestaciones óptimas para el rango de líneas y velocidades que

maneja ADSL. Además, otra ventaja del sistema DMT es una mejor

adaptación frente a condiciones de línea cambiantes, de tal forma que el

sistema realiza una monitorización continua y cambia los datos de un

subcanal a otro cuando detecta un aumento en el nivel de ruido.

La estructura de un sistema que emplea la tecnología ADSL se muestra en

la figura 1.3. El módem ADSL situado en el lado del usuario se conecta, a

través de un cable telefónico convencional, a un módem ADSL (o a una pila

de tales módems) situado en las centrales del operador. Éste, a su vez, se

espectro
de potencia

tonos sin utilizar debido
a condiciones de línea

frecuencia

subcanal (tono) con
modulación QAM

telefonía
básica

espaciado
de tonos
(4,3 kHz)

máx. 3 dB de
variación

4 kHz 20 kHz 1,1 MHz

enlace ascendente enlace descendente

Figura 1.2  Espectro de la modulación DMT utilizada en el sistema ADSL.
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enlaza con un conmutador Ethernet, un router o un conmutador ATM que

crea una conexión a Internet o a otra red de datos. Varios fabricantes

trabajan en el diseño de multiplexores que integrarán esa funcionalidad.

A pesar de las variantes de xDSL que existen, algunas de ellas ya probadas

y comenzándose a implantar y otras aún en proceso de desarrollo, ninguna

de ellas ha sido oficialmente reconocida por ningún organismo para

adoptarla como estándar. El grupo de trabajo T1E1.4 del ANSI (American

National Standards Institute) ha aprobado un estándar ADSL a velocidades

de hasta 6,1 Mbit/s (estándar ANSI T1.413), al que contribuyó también el

ETSI (European Telecommunications Standards Institute) con un anexo en

el que se exponen las necesidades y variantes europeas. Éste admite un tipo

de terminal con interfaz única en el lugar de destino. En la actualidad, el

grupo de trabajo está estudiando incluir en el estándar una interfaz

multiplexada en el lugar de destino, protocolos de gestión y configuración de

red, etc. La UIT (Unión Internacional de Telecomunicaciones) alcanzó un

principio de acuerdo en noviembre de 1998, denominado ADSL G.Lite, que

contaba con el respaldo de grandes empresas como Microsoft, Intel o

Compaq. ADSL G.Lite es una versión de la tecnología ADSL también

conocida como splitterless (sin filtro voz/datos) o DSL universal. En octubre

red de banda
ancha

set-top box

módem
ADSL

red telefónica

bucle local

6 Mbit/s

500 kbit/s abonado

módem
ADSL

módem
ADSL

módem
ADSL

....

Internet
ISP

central local

Figura 1.3  Diagrama esquemático de la arquitectura de un sistema ADSL para la
provisión de servicios de vídeo y datos a través del par trenzado telefónico.
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de 1998, G.922.2 fue adoptado por la UIT como el estándar que recogía a la

tecnología G.Lite. La ratificación definitiva del G.922.2 tuvo lugar en junio

de 1999.

1.2.2 Bucle local inalámbrico

Las soluciones basadas en tecnología radio juegan un papel importante en la

nueva red de acceso debido a que permiten el despliegue de la red de forma

más rápida y flexible que con soluciones cableadas, proporcionando un tipo y

calidad de servicios en consonancia con dichas soluciones cableadas.

Normalmente, los operadores de cable optan por esta tecnología en una fase

inicial para poder capturar rápidamente cuota de mercado y,

posteriormente, se dedican a ir desarrollando progresivamente la

infraestructura de fibra óptica de su red. Las soluciones fijas de acceso radio

son conocidas bajo distintos acrónimos, siendo los más populares los de FWA

(acceso inalámbrico fijo, Fixed Wireless Access) y WLL (bucle local

inalámbrico, Wireless Local Loop).

La figura 1.4(a) muestra la evolución prevista del mercado mundial de

acceso radio (en millones de nuevas líneas). Es necesario remarcar que a

partir del año 2000 empieza a ser significativo el mercado de acceso radio en

países desarrollados. Este mercado, en el período 1999−2003, representa

aproximadamente el 15−20% del mercado total. Basado en la oferta de

servicios de banda ancha, el principal motor del mercado de acceso radio es

el precio por línea y, fundamentalmente, la rapidez de despliegue de la red

que permite ofrecer el servicio a un usuario final en el mínimo tiempo

posible. Esto además se ve favorecido instalando las estaciones base en

lugares elevados para lograr la máxima cobertura de usuarios.

Por otra parte, la figura 1.4(b) muestra la fragmentación del mercado en

función de la banda de frecuencias utilizada y del tipo de servicio ofrecido.

Así, se tienen los mercados conocidos como BE (banda estrecha) y BA (banda

ancha), que incluyen servicios al usuario final de acceso basico 2B+D RDSI y

líneas alquiladas de n x 64 Kb/s (n < 15), respectivamente.
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El empleo de distintas bandas de frecuencia para sistemas fijos de acceso

radioeléctrico se deriva de factores técnicos y regulatorios. Las bandas de

frecuencia más altas (10, 26, 28 y 40 GHz) son más problemáticas desde el

punto de vista de propagación, aunque como ventaja disponen de un gran

ancho de banda que las hace adecuadas para la transmisión de servicios de

banda ancha. En un punto intermedio se encuentra la banda de 3,5 GHz. El

uso de esta banda proporciona una serie de ventajas inherentes con respecto
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Figura 1.4  Evolución del mercado de bucle local inalámbrico
[Bit99]. (a) Nuevas líneas contratadas y (b) fragmentación del
mercado.
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a otras bandas como 26 y 28 GHz. Por una parte, la circuitería de radio está

más desarrollada, y lo que es más importante, este desarrollo está

adquiriendo un ritmo cada vez más acelerado como consecuencia de las

resoluciones adoptadas por los reguladores de frecuencia que sitúan a la

banda de 3,5 GHz como la banda natural para las aplicaciones WLL de

banda estrecha, en especial en los países desarrollados y en entornos

urbanos. Esta mayor madurez tecnológica se traduce en ventajas

importantes de coste para los componentes de RF. Además, otro aspecto

importante se refiere a las características de propagación radioeléctrica, con

unas pérdidas menos severas que a 26 ó 28 GHz. Adicionalmente, las

condiciones de planificación radioeléctrica no son tan estrictas, ya que la

lluvia no afecta prácticamente a 3,5 GHz y las directividades de las antenas

no necesitan ser tan elevadas (anchos de haz de unos 20 grados).

No obstante, dado el ancho de banda disponible a 3,5 GHziii, las

arquitecturas radio de banda ancha requieren el uso de esquemas de

modulación muy eficientes para poder acomodar las capacidades típicas de

32 Mbit/s por sector en configuraciones de 4 sectores por estación base. Esto

lleva a pensar en modulaciones 16QAM o incluso mejores, al menos en el

enlace descendente que es el que normalmente soporta la mayor velocidad

de transmisión. El enlace ascendente podría transportar velocidades

inferiores, del orden de los 8 Mbit/s, lo que permite encontrarse con

esquemas de modulación mixtos: 16QAM descendente/QPSK ascendente.

Por último, dado que el despliegue típico de estos sistemas requiere de

topologías multicelda y multisector para mitigar en lo posible los problemas

derivados de las interferencias adyacente y cocanal, resulta conveniente

recurrir a mecanismos flexibles de asignación dinámica de recursos. De este

modo, se elimina la necesidad de planificación de frecuencias y se simplifica

enormemente la incorporación de nuevos abonados al sistema.

                                           
iii normalmente bloques de 25 MHz (2 x 25 MHz para transmisión bidireccional)
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1.2.3 MMDS

Los sistemas MMDS (Multipoint Multichannel Distribution System)

surgieron en la década de los 80 como una evolución de los sistemas MDS

(Microwave Distribution System), que constituyeron la primera explotación

comercial de la banda de 2 GHz para la distribución directa al abonado de

un canal de TV de pago. Posteriormente, se concedieron licencias para el

servicio multicanal ocupando el espectro entre 2,150 y 2,682 GHz con un

ancho de banda de 500 MHz, aunque ciertas subbandas dentro de estas

frecuencias son compartidas con instituciones educativas dependiendo de

factores tales como la zona o la demanda. Estos sistemas son típicos de

Estados Unidos, y la mayor parte de las licencias están dedicadas a la

transmisión de señales de TV analógica, por lo que a este servicio se le

denomina también “cable inalámbrico” (wireless cable).

Los sistemas MMDS han experimentado un crecimiento relativamente

rápido en la década de los 90, pasando de aproximadamente 200.000

abonados en 1992 al millón en 1999. Sin embargo, este número palidece

frente a los más de 65 millones de suscriptores a la TV por cable y a los más

de 5 millones de la TV multicanal por satélite. Muchos observadores

atribuyen la escasa penetración relativa de los sistemas MMDS al hecho de

que el ancho de banda disponible permite transmitir un máximo de 33

canales de vídeo analógico (6 MHz/canal en el sistema NTSC americano),

frente a los 80 canales analógicos disponibles en el cable y a los 150 canales

digitales disponibles en los sistemas DTH (Direct To Home) por satélite, por

lo que no puede haber competición directa respecto al tipo de servicio

ofrecido. Esto ha hecho, precisamente, que los sistemas MMDS hayan tenido

mas éxito comercial en zonas rurales o de baja densidad de abonados, donde

el coste de la distribución por cable no justifica la inversión requerida.

Sin embargo, alrededor de 1995 surgieron dos tecnologías que han

modificado la situación de los sistemas MMDS de forma considerable: la

disponibilidad de equipos de compresión digital a coste relativamente bajo, y

la disponibilidad de sistemas de acceso con ancho de banda compartido para

la transmisión bidireccional de datos. La tecnología de compresión digital de
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canales de TV permitió multiplicar la capacidad de los sistemas MMDS de

33 a cerca de 200 canales (compresión 5:1). En estos sistemas se utiliza

modulación 64QAM, la cual permite unos 30 Mbit/s por cada canal analógico

de 6 MHz previamente ocupado. Por otro lado, las tecnologías de

transmisión de datos con acceso compartido empezaron a utilizarse en 1997,

en un principio mediante equipos de transmisión inalámbrica con

multiplexación TDM en el enlace descendente: modulación 64QAM, tres

portadoras de 10 Mbit/s por cada canal de 6 MHz, y con retorno por la línea

telefónica. Pero dada la popularidad de este tipo de servicio, la FCC autorizó

el uso del espectro para la transmisión inalámbrica bidireccional incluyendo

el camino de retorno desde el abonado a la estación base. En la actualidad,

el retorno se realiza normalmente en la banda de 2,150–2,162 GHz

empleando modulaciones QPSK o DQPSK. El radio típico de celda en los

sistemas MMDS varía en torno a los 50−75 km, dependiendo de la orografía

del terreno y de la situación de las antenas. Se deduce, pues, que es

perfectamente viable cubrir una ciudad completa utilizando una única

estación base.

Por idénticas razones a las ya comentadas en el caso de la banda de 3,5

GHz, la tecnología utilizada en los sistemas MMDS, tanto para aplicaciones

de TV analógica, digital o de datos bidireccionales, se encuentra

relativamente avanzada con respecto a la de otros sistemas inalámbricos de

banda ancha. El diagrama de bloques de un sistema MMDS típico se

muestra en la figura 1.5. La cabecera del sistema normalmente incluye

equipos de generación y modulación de vídeo similares a los de una cabecera

de cable para canales analógicos, o a los de una cabecera de TV digital tipo

DTH para canales digitales. También incluye los módems de cabecera, el

sistema de gestión de red y la conexión a la red de datos o Internet. La

cabecera se encuentra en la mayoría de los casos conectada por medio de

fibra óptica o un enlace radio a la estación base, donde se encuentra un

transmisor multicanal y un receptor de conversión en bloque, generalmente

conectados por medio de un duplexor a antenas omnidireccionales o

sectoriales, dependiendo de la configuración de la celda.
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Los transmisores multicanal modernos son unidades de banda ancha que

permiten multiplexar simultáneamente todas las portadoras (vídeo

analógico, vídeo digital y datos) en una única señal en la banda de 222–422

MHz, evitando de esta manera la necesidad de multiplexar varios

transmisores monocanal a frecuencias de microondas. Por otra parte, los

equipos de abonado consisten en una unidad exterior de RF integrada con

una antena parabólica tipo parrilla. Esta unidad de RF está formada por un

transmisor QPSK de 100 mW de potencia, integrado con el duplexor, y un

convertidor de bajada similar al LNBiv utilizado en la TV por satélite. La

frecuencia de salida del convertidor se encuentra en la banda de 222 a 422

MHz, y la de entrada en la banda de 10 a 50 MHz. Finalmente, la unidad

interior de abonado puede configurarse como un set-top box analógico (si los

canales analógicos vienen codificados), un set-top box digital, y/o un módem

de datos con conexión directa Ethernet 10−BaseT al PC o a una LAN.

                                           
iv low-noise block
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Figura 1.5  Diagrama de bloques de un sistema MMDS de distribución de TV
satélite y conexión a Internet.
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1.2.4 LMDS/MVDS

Originariamente, el acrónimo MVDS (Multipoint Video Distribution System)

se utilizó para designar los primeros sistemas celulares que aparecieron de

difusión de canales de TV analógica. En Europa, la CEPT publicó en 1992 la

recomendación TR/52−01 en donde se identificaba la banda de 40,5 a 42,5

GHz para tales servicios. Sin embargo, la nueva generación de sistemas

digitales tiene ahora un objetivo más amplio, dado que ahora se trata de

transmitir señales de TV, voz y datos, con el consiguiente canal de retorno.

En Estados Unidos, estos sistemas se encuentran bastante establecidos en

la actualidad, aunque allí reciben la denominación LMDS (Local Multipoint

Distribution System) y operan en la banda de 28 GHz. En general, las

administraciones no tienen demasiado claro qué banda utilizar, por lo que

muchas empresas europeas están optando por fabricar equipos para ambas

frecuencias: 28 y 40 GHz. La problemática de los 28 GHz es que parte se

encuentra reservada para radioenlaces digitales y existe el riesgo de

interferencias con las futuras generaciones de satélites de órbita baja que

operen en la banda Ka. Es por ello que el ETSI ha desarrollado un estándar

para la recomendación de la CEPT, el EN 300 748 v.1.1.2, en el que se cita

expresamente la banda recomendada por la CEPT pero indicando que es

aplicable a cualquier frecuencia por encima de los 10 GHz. Desde este

momento, nos referiremos con el acrónimo LMDS al sistema que opera a 28

GHz y con MVDS al sistema que trabaja a 40 GHz.

La introducción de nuevos servicios multimedia en el entorno residencial o

empresarial, tales como vídeo bajo demanda, videoconferencia, etc., requiere

de una gran cantidad de ancho de banda que debe ser soportado por las

redes de acceso. El principal candidato para permitir estos servicios es sin

lugar a dudas la fibra óptica. No obstante, la operadora se encuentra con un

alto factor de riesgo: debe realizar un gran desembolso económico para

montar su infraestructura de red. Además, dado el actual nivel de

competencia que existe en la red de acceso del usuario, lo que cualquier

operadora desea es comenzar a dar servicio lo más rápidamente posible. De

esta forma, LMDS aparece como una prometedora tecnología de gran valor

estratégico en el marco de las comunicaciones inalámbricas de banda ancha.
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En comparación con las tecnologías basadas en cable, los sistemas LMDS se

pueden instalar muy rápidamente, al tiempo que la naturaleza

intrínsecamente modular de su arquitectura permite una ampliación

progresiva en función de las necesidades y del aumento de la cuota de

mercado. Además, la tecnología digital empleada y los anchos de banda

disponibles permiten comunicaciones de alta velocidad, comparables a las

alcanzables por medio de la fibra óptica.

Como ya se ha comentado, la principal diferencia de los sistemas LMDS con

respecto a otras tecnologías de acceso vía radio es su margen de frecuencias

TABLA II  Frecuencias del sistema LMDS/LMCS/MVDS en algunos países.

País rango de frecuencias (GHz) ancho de banda (MHz)

USA 27,50−28,35 850

29,10−29,25 150

31,00−31,30 300

Venezuela 27,50−29,50 2000

31,00−31,30 300

Argentina 25,35−28,35 3000

29,10−29,25 150

31,00−31,30 300

37,00−40,00 3000

Canadá 25,85−29,85 4000

Rumanía 27,50−28,50 1000

Corea 24,25−27,50 3250

40,50−42,50 2000

Inglaterra 40,50−42,50 2000

Francia 27,50−29,50 2000

España 27,50−29,50 2000

Rusia 27,50−29,50 2000

Filipinas 25,35−28,35 3000
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de trabajo. En este caso, LMDS opera a frecuencias milimétricas en torno a

los 28 GHz (banda Ka). Dada la congestión espectral que existe a

frecuencias bajas, ésta es la única forma de conseguir anchos de banda

elevados. En particular, anchos de banda de unos 2 GHz son típicos en estos

sistemas. En la tabla II se resumen las bandas de trabajo de los sistemas

LMDS/MVDS dependiendo del país. La utilización de las bandas de

frecuencia más elevadas del espectro ha tenido lugar tradicionalmente en el

ámbito de sectores especializados como defensa, o en el sector espacial,

debido sobretodo a la complejidad y coste de los equipos. Sin embargo, los

rápidos avances en tecnología de semiconductores, y concretamente en

Arseniuro de Galio (AsGa), han permitido la obtención de circuitos

integrados monolíticos de microondas, así como procesadores avanzados de

señal, que han propiciado que los costes disminuyan considerablemente

para fabricación en grandes volúmenes.

Ahora bien, las elevadas frecuencias utilizadas en estos sistemas limitan

enormemente la cobertura como consecuencia de la atenuación introducida

en el trayecto de propagación radio. Esto les confiere una estructura celular,

de tal forma que existen estaciones base distribuidas por toda la zona que se

desea cubrir. Los radios de las celdas oscilan entre los 2 y los 7 km,

dependiendo de la potencia de los transmisores, y en el interior de éstas se

agrupan un determinado número de usuarios. Por ejemplo, para una

disponibilidad de servicio del 99,9 % se pueden alcanzar distancias de hasta

14 km. Los usuarios situados a 14 km de la estación base no recibirán

servicio en una media de 8 horas por año, mientras que los usuarios más

cercanos tendrán una disponibilidad mejor. Si la disponibilidad aumenta al

99,99 %, el alcance se reduce a 5 km (valor típico), mientras que para el

99,999 % se tendría una distancia máxima de tan solo 2,5 km. A diferencia

del resto de sistemas de comunicaciones celulares como DECT o GSM, en

este caso se trata de equipos fijos, donde las antenas se sitúan normalmente

en la azotea de los edificios.

Adicionalmente al problema de la atenuación, existe el problema de las

reflexiones. A estas frecuencias, las ondas de radio se reflejan en obstáculos

tales como edificios, árboles, etc., por lo que no existe difracción y se necesita
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visión directav entre las antenas transmisora y receptora. Este hecho

provoca la aparición de zonas de sombra que no pueden ser cubiertas. Dado

que son sistemas fijos, la situación de los equipos de usuario es

perfectamente conocida y este problema es menor que en el caso de los

sistemas de telefonía móvil. No obstante, hay que intentar reducir las zonas

de sombra al máximo dado que perdemos potenciales usuarios. De este

modo, lo que se suele realizar es un cierto solapamiento entre celdas, o bien

utilizar transmisores secundarios (repetidores), reflectores o amplificadores

dependiendo de la situación.

Por último, las moléculas de agua introducen una atenuación adicional a

estas frecuencias, por lo que en condiciones de lluvia es necesario aumentar

considerablemente la potencia de transmisión para cubrir una determinada

zona. Normalmente, se utilizan sistemas de potencia variable que, asociados

a equipos de detección de lluvia, aumentan la potencia de transmisión de

forma automática cuando se produce este fenómeno. Otros agentes

meteorológicos como el hielo o la nieve no afectan significativamente a las

señales. Para un completo modelo del canal de propagación radio en

sistemas LMDS se puede consultar la referencia [Pap97].

Así pues, se observa que los sistemas LMDS tienen que pagar un precio

elevado por el hecho de operar a frecuencias tan altas. Sin embargo, todos

estos problemas se resuelven creando una estructura celular con celdas de

radio variable en función de la potencia de la estación base o densidad de

usuarios, y convenientemente solapadas para evitar al máximo las zonas de

sombra. Las antenas, situadas en lugares elevados, consiguen una mayor

cobertura. Como se representa en la figura 1.6, un sistema LMDS consiste

en un conjunto de estaciones base interconectadas entre sí y que cubren

celdas de diferente tamaño y con distintas densidades de usuarios. El centro

de control es el lugar donde se procesan las distintas señales a transmitir.

En especial, se reciben señales de TV digital satélite y existen enlaces de

alta capacidad con otras redes externas. Para la alimentación de las señales

hacia las estaciones base existen multitud de posibilidades. Por una parte,

                                           
v line of sight (LoS)
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la estación base puede encontrarse en el propio centro de control. Por otra

parte, la señal se puede distribuir hasta la estación base empleando un

enlace punto a punto por medio de cable (fibra óptica/coaxial) o radio. Al

mismo tiempo, la estación base puede actuar como repetidor de otra estación

base para cubrir una determinada zona de sombra.

Las comunicaciones en los sistemas LMDS se realizan en forma de

radiodifusión desde la estación base hacia los usuarios, en lo que se conoce

como punto a multipunto. Al mismo tiempo, dado que la comunicación es

bidireccional, los usuarios también pueden establecer enlaces punto a punto

con dicha estación base. Para el enlace descendente suele emplearse TDMA

como técnica de acceso. Por otra lado, para el enlace ascendente  se utilizan

combinaciones de acceso múltiple TDMA y FDMA. La transmisión de los

datos se realiza con modulaciones QPSK o QAM, aunque en el canal de

retorno se utiliza siempre modulación QPSK. El ancho de banda ocupado

por una conexión a 2 Mbit/s empleando esta técnica de modulación es de tan

sólo 1,4 MHz. Algunas velocidades típicas del enlace descendente utilizando

TV satélite

F.O.
centro de control
          de red

SERVICIOS DE BANDA ANCHA

alimentación
  óptica

alimentación radio
(28 GHz)

abonados

Figura 1.6  Arquitectura del sistema celular fijo LMDS para la provisión de
servicios bidireccionales de banda ancha a 28 GHz.
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canales de 6 MHz de ancho de banda serían: 10 Mbit/s con QPSK, 20 Mbit/s

con 16QAM ó 30 Mbit/s con 64QAM.

Las antenas utilizadas en los sistemas LMDS difieren bastante dependiendo

de que nos encontremos en la estación base o en el emplazamiento de

usuario. En el caso de este último, se emplean antenas directivas para

conseguir la máxima ganancia. Una bocina cónica con un diámetro de

apertura de unos 15 ó 20 cm suele ser una antena de usuario típica. Para

reducir la longitud de la antena sin introducir un excesivo error de fase se

utiliza una lente colocada en la apertura de la bocina. En el caso de la

estación base, debido a la transmisión punto a multipunto, se emplean o

bien antenas omnidireccionales que cubren completamente la celda, o bien

un conjunto de antenas sectoriales con anchos de haz que pueden variar

entre los 30 y los 180 grados. Las antenas sectoriales, además de poseer una

mayor ganancia, permiten reutilizar las frecuencias del sistema. De este

modo, se obtiene una multiplicación de la capacidad del sistema en términos

del número de abonados a los que se les puede dar servicio. Además,

empleando polarizaciones distintas entre sectores adyacentes, se consigue

optimizar el aislamiento entre los mismos. Las polarizaciones utilizadas en

estos sistemas son lineales: horizontal (H) y vertical (V). También es posible

diseñar celdas con cobertura cuadrada modificando convenientemente el

diagrama de radiación de las antenas. De hecho, esta configuración es la

típica en LMDS. Por último, los anchos de banda de las antenas oscilan

entre 1 y 2 GHz.

Pueden considerarse al menos dos tipos de arquitecturas distintas para

implementar los equipos transmisores, las cuales han sido utilizadas en los

equipos comerciales existentes. Por una parte, una estructura monocanal de

subida en frecuencia, amplificación y transmisión, con canales de ancho de

banda estrecho, reducida potencia y que se combinan antes de ser radiados.

O alternativamente, también se puede utilizar una estructura de banda

ancha donde se suban en frecuencia y se amplifiquen simultáneamente

todos los canales. Como ventajas de la estructura monocanal se tienen una

mayor linealidad (los amplificadores se emplean más eficientemente) y una

mayor eficiencia espectral dado que se puede combinar con el uso de antenas
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sectorizadas. Sin embargo, el transmisor es excesivamente modular y existe

redundancia de equipos. Por otro lado, en el caso multicanal se puede

entregar un mayor ancho de banda a la antena, aunque a costa de una

limitación de potencia como consecuencia de la intermodulación introducida

por el amplificador de potencia.

En lo que respecta al equipamiento receptor, éste se encarga de recoger las

señales del enlace de subida de cada uno de los usuarios. Por lo tanto, para

optimizar la potencia transmitida desde el emplazamiento de usuario,

interesa minimizar la figura de ruido del equipo receptor. Con la tecnología

MMIC (Monolythic Microwave Integrated Circuit) actual, es posible obtener

amplificadores de bajo ruido con figuras de ruido de unos 5 dB, que se

colocan inmediatamente a la salida de la antena.

Procesado
FI

X 3

X FILTRO
banda Ka

~  fOL ~ 9 GHz

28,5-29,5 GHz

oscilador
local

X 3

X

mezclador
armónico

Procesado
FI

mezclador
armónico

bajada

retorno
FILTRO
banda Ka

27,5-28,5 GHz

duplexor

LNA

HPA

antena

conversor de
bajada

conversor de
subida

Figura 1.7  Transceptor LMDS típico de un usuario. Obsérvense como
elementos principales el oscilador local y el mezclador armónico de
milimétricas.
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El equipamiento del emplazamiento de usuario se resume en el diagrama de

bloques del transceptor LMDS de la figura 1.7. Los enlaces ascendente y

descendente deben separarse por medio de un duplexor colocado a la salida

de la antena. En este tipo de esquema es imprescindible evitar la

interferencia del enlace ascendente sobre el descendente, ya que la

diferencia de potencias es considerable y el aislamiento del duplexor no es

perfecto. Por ello, los 2 GHz de ancho de banda se dividen y se toman

bandas diferentes para cada uno de los sentidos. Los bloques de procesado

de FI se encargan de trabajar con las señales de frecuencia intermedia que

serán posteriormente subidas en frecuencia a la banda Ka (upconversion) o

que previamente fueron bajadas de dicha banda (downconversion). En

muchos casos, la señal multicanal recibida suele bajarse a banda L, por lo

que el conversor de bajada tendría la misma funcionalidad que un LNB de

TV satélite, pudiéndose conectar el set-top box directamente a su salida. El

elemento clave encargado de realizar las conversiones de frecuencia es el

mezclador de milimétricas. Las estructuras que suelen emplearse son las

basadas en el mezclado armónico. De este modo, la frecuencia de oscilador

local que alimenta al mezclador es un submúltiplo de la frecuencia de

portadora, obteniéndose un ahorro económico importante. Así, suponiendo

un mezclador de tercer armónico y una frecuencia de portadora de 27 GHz,

sería necesario un oscilador a tan sólo 9 GHz. Para obtener esta frecuencia,

que debe ser muy precisa, se utilizan osciladores sintetizados enganchados a

un reloj de Rubidio de referencia. Otras alternativas incluyen el uso de

tonos piloto de RF transmitidos desde la estación base. Finalmente, otros

elementos serían filtros en banda Ka y amplificadores de milimétricas. En el

caso de estos últimos, se utiliza un amplificador de potencia para alimentar

la señal a la antena y un amplificador de bajo ruido para amplificar la señal

proveniente de la antena, ambos realizados normalmente en tecnología

MMIC.

1.2.5 Introducción de la fibra óptica en la red de acceso

Una red de acceso se compone esencialmente de una red de alimentación y

de una red de distribución. Los sistemas basados en fibra se han utilizado

con éxito en esta red de alimentación [Way99], la cual cumple una función
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de transporte de los servicios originados en la estación de control o central

de conmutación. Al mismo tiempo, la red de distribución que une la parte de

alimentación con los usuarios se ve bastante limitada en el coste, ya que

éste se comparte entre un grupo reducido de abonados. Por ello, resulta

crucial aprovechar las infraestructuras de distribución existentes para

obtener una solución económicamente viable.

Dependiendo del factor de penetración de la fibra óptica en la red de acceso,

existen diferentes tipos de escenarios que reciben la denominación FTTx. En

el caso de que la fibra óptica llegue hasta el hogar del usuario se tiene FTTH

(Fiber To The Home). Si llega hasta el edificio y después existe distribución

por cable, entonces se denomina FTTB (Building). Finalmente, si la fibra

llega hasta una manzana de edificios o hasta una central de conmutación

tenemos diferentes denominaciones: FTTC (Curb), FTTCab (Cabinet) o

FTTExch (Exchange). En la tabla III se resumen algunas de las

características de los diferentes esquemas de introducción de fibra óptica en

la red de acceso. El último trayecto hasta el hogar del usuario suele

realizarse mediante tecnología xDSL. En la figura 1.8 se representan

esquemáticamente las diferentes alternativas. En el caso de FTTH, el nodo

TABLA III  Características de las diferentes alternativas de acceso basadas en
fibra óptica.

unidad
óptica

alcance
cobre

velocidad (Mbit/s) máx. núm.
accesos

FTTH ext./int. − < 25 ↓ 1

FTTB interior < 500 m − 8−16

FTTC exterior < 500 m < 25−52 ↓ / 2−6 ↑
residencial

12 ↓ / 12 ↑  empresas

32−64

FTTCab exterior < 1,5 km < 25 ↓ / 2 ↑ residencial

< 2 ↓ / 2 ↑ empresas

64−128

FTTExch interior < 5 km < 1,5−6 ↓ / 64−640 kbit/s ↑
residencial

< 0,5 ↓ / 0,5 ↑ empresas

64−128
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óptico se encuentra en el propio hogar del abonado, por lo que se reduce el

número de usuarios afectados en caso de fallo y aumenta la capacidad de

renovación de la red. No obstante, el coste adicional de la infraestructura

debe reducirse empleando equipos de bajo coste.

En el caso de los sistemas inalámbricos, la penetración de la fibra óptica en

la red de acceso da lugar a lo que se conoce como sistemas híbridos fibra-

radio (HFR). Aunque pudiera parecer que bajo la denominación de sistemas

radio sobre fibra óptica se incluyen únicamente los sistemas HFR, en

general suelen considerarse también en el mismo bloque otras variantes

como FTTC/xDSL o HFC. Así, en este estudio consideraremos sistemas

radio sobre fibra óptica a todos aquellos que se aprovechen de la fibra óptica

para transmitir señales de RF empleando modulación analógica en el

transmisor óptico.

La figura 1.9 muestra una arquitectura típica de sistema radio sobre fibra

para la provisión de servicios de banda ancha. Por la red de alimentación

con topología en anillo viajan multiplexadas en longitud de onda las señales
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Figura 1.8  Diferentes niveles de penetración de la fibra óptica en la
red de acceso: FTTC, FTTB o FTTH.
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de los diferentes sistemas: MMDS, LMDS/MVDS y MBS (Mobile Broadband

System). La principal ventaja de este esquema conjunto WDM−SCM es su

flexibilidad, ya que el enrutamiento de las señales de los diferentes sistemas

puede realizarse en el dominio óptico.

1.2.6 Redes HFC

Históricamente, las redes CATV se diseñaron como sistemas de difusión

unidireccionales utilizando la topología de red más adecuada en este caso: la

topología en árbol mostrada en la figura 1.10(a). El sistema consistía en una

cabecera de red que se encargaba de captar las señales a transmitir,

usualmente TV satélite, y posteriormente distribuirlas sobre cable coaxial

hasta los usuarios finales.

La cabecera de la red CATV es el centro desde el que se gobierna todo el

sistema, y su complejidad depende de los servicios que deba prestar la red.

Por ejemplo, para el servicio básico de distribución de canales de TV, tanto

analógicos como digitales, dispone de una serie de equipos de recepción de

anillo de fibra
WDM LMDS

móviles

nodo óptico

ciudad

zona residencial

2,5 GHz

28 GHz

60 GHz

MMDS

TV-SAT

CATV

RDSI

Internet

cabecera

MBS

λ1

λ2

λ3

Figura 1.9  Sistema radio sobre fibra óptica WDM−SCM para proporcionar
servicios bidireccionales de banda ancha MMDS, LMDS y MBS.
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TV terrena, satélite y microondas, así como de enlaces con otras cabeceras o

estudios de producción. Las señales analógicas se acondicionan para su

transmisión por el cable y se multiplexan en frecuencia en la banda

comprendida entre los 86 y los 606 MHz. Las señales digitales de vídeo,

audio y datos que forman los canales de TV digital se multiplexan para

formar el flujo de transporte MPEG (Motion Picture Experts Group). Una

vez añadida la codificación para corrección de errores, se utiliza un

modulador QAM para transmitir la información hasta el equipo terminal de

abonado. Los canales digitales de TV, así como otros servicios de datos, se

ubican en la banda comprendida entre los 606 y 862 MHz. Finalmente, la

cabecera es también la encargada de monitorizar la red y supervisar su

correcto funcionamiento.

Dado que la distancia entre la cabecera de red y un usuario final es de

varias decenas de kilómetros, para compensar la atenuación y mantener

una buena calidad de señal se hace necesaria la presencia de múltiples

amplificadores (incluso hasta 30) a lo largo del trayecto. Sin embargo, estas

numerosas cascadas de amplificadores se convierten en un importante

problema de fiabilidad, a la vez que introducen distorsión y limitan el ancho

de banda disponible como consecuencia de su frecuencia de corte. Por ello,

para aumentar la capacidad del sistema, la fiabilidadad, la calidad de la

señal y la resistencia a interferencias, disminuyendo a su vez los costes de

mantenimiento, los operadores de CATV están reemplazando en sus redes

de forma progresiva largas secciones de cable coaxial por fibra óptica. De

hecho, los nuevos operadores que se incorporan despliegan directamente la

infraestructura de fibra óptica con niveles de penetración que pueden llegar

prácticamente hasta el hogar del abonado. La red resultante de esta

modificación se conoce con el nombre de red híbrida de fibra óptica y coaxial

(HFC, Hybrid Fiber Coaxial). De este modo, instalando enlaces de fibra

óptica de bajas pérdidas se eliminan los amplificadores del tramo de red

troncal, dejando únicamente del orden de dos o tres amplificadores en la red

de distribución final de coaxial que tiene una longitud reducida. La red

troncal suele presentar una estructura en forma de anillos redundantes de

fibra óptica que unen un conjunto de nodos primarios. Esta estructura

puede emplear tecnología PDH o SDH (Jerarquía Digital Plesiócrona o
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Síncrona, respectivamente), lo que permitiría construir redes de cable

basadas en ATM.

cabecera de red
          CATV

TV satélite/terrestre

red coaxial

amplificador
unidireccional

(a)

cabecera de red
            HFC

anillo de F.O.

nodo óptico

O/E
O/E

TV satélite/terrestre
Internet

coaxial

amplificador
bidireccional

red de cable
  coaxial

(b)

Figura 1.10  Evolución de (a) la red CATV original a (b) una
arquitectura de red HFC bidireccional.
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Las modernas redes de telecomunicaciones HFC deben estar preparadas

para poder ofrecer un amplio abanico de aplicaciones y servicios a sus

abonados. La mayoría de estos servicios requieren de la red la capacidad

para establecer comunicaciones bidireccionales entre la cabecera y los

equipos terminales de abonado, y por lo tanto exigen la existencia de un

canal de comunicaciones ascendente o de retorno. Así, los operadores de

CATV deben reemplazar sus amplificadores unidireccionales por

amplificadores bidireccionales que permitan el enlace ascendente desde el

usuario a la cabecera de red. Durante la instalación de la fibra óptica, esto

puede realizarse directamente para los amplificadores ópticos que se sitúen

en el trayecto, aunque puede llevar más tiempo en el caso de los

amplificadores eléctricos situados en la red de coaxial cercana a los

usuarios. En la figura 1.10(b) se muestra la arquitectura de una red HFC

bidireccional. Los nodos ópticos se encargan de realizar la conversión entre

la señal óptica y eléctrica para el enlace descendente y viceversa para el

enlace de retorno, por lo que necesitan de un transmisor óptico. El canal de

retorno en las redes HFC ocupa el espectro comprendido entre 5 y 42 MHz.

Este ancho de banda lo comparten todos los hogares servidos por un mismo

nodo óptico. Los retornos de distintos nodos llegan a la cabecera por

distintas vías o multiplexados a distintas longitudes de onda. De este modo,

una señal generada por el equipo terminal de un abonado recorre la red de

distribución de coaxial en sentido ascendente, atravesando amplificadores

bidireccionales hasta llegar al nodo óptico. Aquí convergen las señales de

retorno de todos los abonados, las cuales se convierten en señales ópticas por

medio del láser de retorno y se transmiten hacia la cabecera.

Con objeto de poder utilizar los mismos receptores que se emplean con la TV

terrena, las redes de cable utilizan para el enlace descendente la misma

banda de frecuencias, aunque los sistemas HFC expanden esta banda desde

aproximadamente los 550 MHz hasta los 860 MHz o incluso 1 GHz, dejando

la parte baja del espectro (5−42 en Europa y 5−65 en Estados Unidos) como

canal de retorno para órdenes, debido a que esta región se encuentra más

sujeta a interferencias. En la banda útil se pueden incluir un gran número

de canales de TV analógica si se tiene en cuenta que, con el estándar

americano NTSC un canal de TV ocupa un ancho de banda de 6 MHz,
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mientras que con el europeo PAL o SECAM éste se incrementa tan sólo

hasta los 8 MHz. Con un canal RF de 6 MHz, se puede proporcionar un flujo

de datos de 27 Mbit/s desde la cabecera de red hasta el usuario final

haciendo uso de técnicas de transmisión que utilicen 64QAM, o incluso

mayor (hasta 36 Mbit/s) si se emplease 256QAM. En sentido inverso, del

usuario a la cabecera de red se utilizan modulaciones más simples como

QPSK, que proporciona una velocidad suficiente entre 256 kbit/s y un

máximo de 10 Mbit/s, y no requiere sofisticados equipos en el hogar del

usuario. Como alternativa, se puede utilizar también DPSK, que resulta

algo más lenta pero ofrece mayor inmunidad frente a interferencias.

El acceso a Internet a velocidades cada vez mayores es uno de los grandes

negocios de las nuevas redes de acceso de banda ancha. Las redes HFC,

mediante el uso de módems especialmente diseñados para las

comunicaciones digitales en redes de cable, tienen capacidad para ofrecer

servicios de acceso a redes de datos como Internet a velocidades cientos de

veces superiores a las que el usuario medio está acostumbrado: hasta 64

kbit/s a través de la red telefónica. En realidad, los módems de cable están

convirtiendo las redes CATV/HFC en verdaderos proveedores de servicios de

telecomunicación de vídeo, voz y datos.

Un módem de cable típico se caracteriza por ser asimétrico: recibe datos a

velocidades de hasta 30 Mbit/s y puede transmitir hasta 10 Mbit/s. Se

conecta a la red HFC mediante un conector de cable coaxial tipo F, y al PC

del abonado por medio de una tarjeta Ethernet 10Base−T. La recepción de

datos se realiza por un canal de entre 6 y 8 MHz de la banda 606−862 MHz,

normalmente con modulación digital 64QAM. El módem de cable demodula

la señal recibida y encapsula el flujo de bits en paquetes Ethernet. De esta

forma, el abonado ve la red HFC como si fuera una enorme LAN. En sentido

ascendente, el módem de cable descompone los paquetes Ethernet que recibe

del PC y los convierte en celdas ATM o en tramas con formato propietario.

Posteriormente, utilizando un canal de unos 2 MHz del espectro de retorno,

los datos son transmitidos hacia cabecera empleando modulación QPSK.
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Los estándares aplicables a este tipo de módems han ido evolucionando con

el tiempo, hasta el punto de existir tres generaciones. Los estándares de la

segunda generación de módems de cable se recogen en la especificación

DOCSIS (Data Over Cable Service Interface Specification), que constituye el

estándar de facto en Estados Unidos. En Europa, DAVIC/DVB (Digital

Audio−VIsual Council/ Digital Video Broadcasting) es el estándar

predominante para los set-top box, y ahora también, para los módems de

cable. La terecera generación, promovida por el IEEE y contenida en su

norma IEEE 802.14, pretende ser un estándar internacional ambicioso y a

prueba de futuro. Se basa en el uso de ATM como la mejor manera de

proporcionar la calidad de servicio (QoS) garantizada que requieren las

comunicaciones integradas de voz, datos y vídeo sobre redes de cable.
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Los sistemas radio sobre fibra óptica se incluyen dentro de los llamados

sistemas ópticos analógicos, los cuales se caracterizan por una modulación

analógica en el transmisor óptico, independientemente de que la señal

eléctrica de modulación pueda transportar distintas subportadoras con

modulación digital [Bra98a]. En particular, en esta sección y en el resto de

la tesis nos centraremos en los sistemas MI−DD, caracterizados por

modulación de intensidad (MI) en el transmisor óptico y detección directa

(DD) en el receptor óptico. Otras posibilidades incluirían la modulación de

frecuencia o la detección coherente.

1.3.1 Sistemas WDM-SCM

Los sistemas de subportadoras multiplexadas (SCM) se utilizan

comúnmente para la transmisión de señales de RF sobre enlaces de fibra

óptica [Dar86, Ols87, Ols89, Dar90, Wak93, Agr97 (cap. 7)]. SCM es una

técnica en la que una señal de banda ancha compuesta por diversos canales

multiplexados en frecuencia se aplica directamente a un láser modulado en

intensidadvi. Estos sistemas se caracterizan por acomodar en el espectro

tanto canales analógicos como digitales, transportando señales de voz,

datos, vídeo, audio digital, TV de alta definición, y cualquier combinación de

servicios que se desee. Cada usuario puede servirse con una única

subportadora, o bien distribuir una señal multicanal entre todos los

usuarios. Su enorme flexibilidad los hace muy atractivos en el caso de

aplicaciones de banda ancha, especialmente si los servicios se originan

desde distintos proveedores utilizando esquemas de modulación y anchos de

banda diferentes.

La configuración básica de un sistema SCM se muestra en la figura 1.11. Un

gran número de subportadoras de microondas, fi, moduladas con las señales

a transmitir, se combinan para generar una señal multiplexada en

frecuencia. Esta señal compuesta se aplica ahora junto con la corriente de

                                           
vi existe también la posibilidad de inyectar la señal de RF por medio de un modulador
externo, aunque originariamente se empleaba modulación directa
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polarización a un láser de semiconductor o modulador externo, el cual

actuará como transmisor óptico del sistema. La señal óptica modulada en

intensidad se transmite sobre un enlace de fibra óptica monomodo y

finalmente se fotodetecta utilizando un fotodiodo InGaAs p-i-n de banda

ancha.

En el caso de aplicaciones que requieran mayor sensibilidad en el receptor,

tales como redes de distribución con múltiples etapas de repartidores

pasivos o troncales de CATV, se puede utilizar un fotodiodo InGaAs APD de

banda ancha que presenta una mayor ganancia. La señal de microondas

recibida puede amplificarse por medio de un amplificador de banda ancha y

bajo ruido o un receptor p-i-n−FET. Comercialmente, existen amplificadores
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Figura 1.11  Diagrama de bloques de un sistema SCM típico formado por M
subportadoras eléctricas. En el receptor se selecciona el canal n-ésimo para la
demodulación.
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de bajo ruido con anchos de banda de 2−8 GHz y figuras de ruido menores

que 2 dB. En el caso de un receptor p-i-n−FET con ancho de banda de DC a 8

GHz, es posible un valor rms de corriente de ruido en torno a los 12 pA/√Hz,

equivalente a una figura de ruido de un amplificador de 2,5 dB. Esta

solución sería válida en un sistema SCM híbrido que combinara una señal

digital banda base junto con canales de alta frecuencia.

En un sistema de distribución a abonados, como por ejemplo CATV, sólo

necesitamos seleccionar un canal para la demodulación. Por tanto, se puede

utilizar simultáneamente un oscilador local sintonizable, un mezclador y un

filtro de banda estrecha para seleccionar el canal SCM deseado y bajarlo a

una frecuencia intermedia más conveniente para realizar finalmente la

demodulación. En el caso de los receptores de TV satélite, todos estos

componentes electrónicos se integran dentro del elemento conocido como

LNBvii.

                                           
vii low noise block: consiste en un amplificador con 1 dB de figura de ruido, un mezclador y
un oscilador local de banda X

. . . . .

frecuencia
óptica

 ν1  ν2  νn

subportadoras
analógicas

canales
digitales{SCM

modulación analógica                                         modulación digital

 potencia
 óptica

WDM−SCM

Figura 1.12  Espectro de un sistema de comunicaciones ópticas híbrido
WDM−SCM.
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Sin embargo, todavía es posible aumentar un escalón más el nivel de

multiplexación si consideramos las señales SCM generadas por diversos

transmisores ópticos. En este caso, señales SCM a distintas longitudes de

onda podrían multiplexarse en el dominio óptico empleando un combinador

e inyectarse posteriormente en una misma fibra. Surgen así los sistemas

híbridos WDM−SCM [Sha91]. En la figura 1.12 se representa el espectro

óptico típico de uno de estos sistemas. En especial, alguna de las portadoras

ópticas podría estar modulada directamente por una señal digital en banda

base. La ventaja de este esquema de multiplexación conjunto es que permite

enrutar cada portadora hacia un determinado nodo óptico en función de la

longitud de onda, y posteriormente seleccionar la subportadora de cada

usuario en el dominio eléctrico, por lo que aumenta enormemente la

flexibilidad. En la figura 1.9 anterior ya se pudo ver la arquitectura de uno

de estos sistemas. En [Des90, Smi98], por ejemplo, se proponen también

algunas otras aplicaciones utilizando redes ópticas pasivas.

1.3.2 Modulación directa frente a modulación externa

Para inyectar la señal de RF a transmitir por el sistema de comunicaciones

ópticas existen dos alternativas claramente diferenciadas, las cuales se

representan de forma esquemática en la figura 1.13. Por una parte, la señal

de RF puede aplicarse junto con la polarización en la entrada de modulación

de un láser, lo cual se conoce con el nombre de modulación directa.

Básicamente, todos los sistemas MI−DD con modulación directa utilizan

diodos láser con dos diseños de cavidad diferentes: Fabry-Perot (FP) o DFB,

aunque algunos enlaces de bajo coste y reducidas prestaciones pueden usar

LEDs. La pendiente de la eficiencia de acoplamiento de los láseres

disponibles comercialmente varía entre 0,1 y 0,32 W/A [Cox97]. Para

modulación directa, la ganancia del enlace se define como
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donde dP/dI es la pendiente de la curva potencia óptica−corriente eléctrica

del láser (W/A), topt representa la atenuación del enlace de fibra, R es la

responsividad del fotodetector (A/W), Zlas la impedancia de entrada del láser
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y Zrec la impedancia de entrada del receptor situado tras el fotodiodo. En

[Cox97] se presentan medidas de la ganancia de enlace obtenida en

diferentes experimentos.

No obstante, uno de los principales problemas de la modulación directa

viene determinado por el ancho de banda de modulación limitado que

poseen los diodos láser. Los valores típicos se encuentran por debajo de los

10 GHz, aunque se han conseguido frecuencias máximas de modulación de

hasta 20−30 GHz pero en prototipos de laboratorio. Adicionalmente, su

respuesta intrínsecamente no lineal da lugar a niveles de distorsión

apreciables, especialmente si se trabaja cerca de la frecuencia de las

oscilaciones de relajación [Kuo92a]. Finalmente, en los diodos láser la

modulación de intensidad viene acompañada siempre de una modulación de

frecuencia que se conoce con el nombre de chirp. Este efecto es directamente

proporcional a la amplitud de la señal moduladora y, como se verá en el

capítulo 2, da lugar a niveles de distorsión considerables a la salida del

señal RF

señal RF

modulación directa

modulación externa

MZM

receptor óptico

enlace de fibra óptica
láser

transmisor óptico

ganancia de enlace, GRF

RFIN RFOUT

Figura 1.13  Diagrama de bloques comparativo entre sistemas de
comunicaciones ópticas analógicos con modulación directa y modulación
externa.
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fotodetector cuando se combina con la dispersión cromática de la fibra

[Phi91].

Como alternativa, la modulación externa presenta una serie de ventajas con

respecto a la modulación directa de los láseres: es posible conseguir una

mayor linealidad y ancho de banda, a la vez que el chirp puede llegar a

eliminarse completamente. En este caso, la señal moduladora se inyecta por

el puerto de entrada de RF del modulador electroóptico, el cual se polariza

por medio de una señal de DC. Ahora, para caracterizar el chirp del

modulador externo suele utilizarse el parámetro α [Koy88]. De entre las

distintas alternativas para realizar la modulación externa, destacan

claramente los moduladores Mach-Zehnder (MZMs) y los moduladores de

electroabsorción (EAMs). Los primeros se basan en una estructura

interferométrica construida en Niobato de Lítio (LiNbO3), mientras que los

segundos se basan en la dependencia con el campo eléctrico de la frontera de

la banda de absorción del semiconductor, siendo generalmente más no

lineales que los MZMs. No obstante, en [Wel95] se demostró que

balanceando la influencia del efecto Franz-Keldysh con el efecto Stark de

cuantos confinados, es posible fabricar un EAM incluso más lineal que un

MZM estándar. Como desventaja, los EAMs admiten valores de potencia

óptica a su entrada inferiores. Así, se ha conseguido inyectar en un MZM

una potencia óptica de hasta 400 mW, frente a 34 mW en un EAM [Sun95].

En el caso de modulación externa, la ganancia del enlace viene dada por
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, (1.2)

siendo Zmod la impedancia de entrada del modulador, Vπ el voltaje de media

onda y P0 la potencia óptica media a la salida. Las ganancias de enlace

obtenidas en algunos experimentos con modulación externa también se

resumen en [Cox97].

Tanto en el caso de modulación directa como externa, el campo eléctrico a la

salida del transmisor óptico puede finalmente expresarse como
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( ) ( )[ ]{ }ϕ+π+ωπ+= tfmtjtfmPtE mf0mi0 2cosexp2cos1)( , (1.3)

donde ω0 es la pulsación de la portadora óptica, fm es la frecuencia de

modulación, mi y mf son respectivamente los índices de modulación de

intensidad y de fase, y ϕ representa un desfase entre ambas modulaciones.

Estos dos últimos parámetros caracterizan el chirp del dispositivoviii.

1.3.3 Sistemas radio sobre fibra a frecuencias milimétricas

Los sistemas radio sobre fibra en la banda de frecuencias milimétricas no se

encuentran excesivamente desarrollados, en gran medida debido a la

dificultad de obtener dispositivos optoelectrónicos adecuados. Sin embargo,

ya se ha comentado que tales sistemas encuentran importantes áreas de

aplicación como consecuencia de una serie de ventajas: tamaños de antena

más reducidos, gran ancho de banda disponible, menor nivel de regulación, o

mayor absorción atmosférica que permite reutilizar la frecuencia en el caso

de sistemas celulares. Por lo tanto, para desplegar estos sistemas a gran

escala, es necesario encontrar métodos de bajo coste para la generación y

detección de la señal óptica a frecuencias milimétricas.

En la actualidad, la máxima frecuencia de modulación de los diodos láser se

encuentra en torno a los 30 GHz [Ral94], por lo que no resulta factible la

modulación directa en el caso de frecuencias milimétricas. Por otro lado,

aunque existen disponibles comercialmente moduladores electroópticos

trabajando a frecuencias de hasta 50 GHz, o incluso optimizados en una

banda en particular (por ejemplo, 60 GHz [Min98]), estos dispositivos son

caros y requieren altos voltajes. No obstante, se está investigando

activamente la modulación óptica a frecuencias milimétricas utilizando

componentes optoelectrónicos de baja frecuencia más baratos. De hecho, la

investigación se enfoca al descubrimiento de nuevas técnicas en lugar de a

intentar mejorar las prestaciones o funcionalidad de los dispositivos

existentes. En especial, se han estudiado diferentes métodos: modulación de

las resonancias de la respuesta de un láser [Geo94], generación armónica

[Rei92, Moo95] o mezclado óptico coherente [Oga91].
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La primera de las técnicas se ha demostrado utilizando láseres de cavidad

externa, donde se realzan aquellas frecuencias que ocurren a múltiplos del

tiempo de recorrido de la cavidad (round-trip time). Por otro lado, las

técnicas de generación armónica permiten utilizar componentes

optoelectrónicos a frecuencias relativamente bajas como parte integrante del

sistema de milimétricas. En todos estos componentes se aprovecha su

respuesta óptica no lineal ante la señal eléctrica de entrada. Así, tanto

láseres como moduladores electroópticos pueden utilizarse para este fin,

obteniéndose una generación de frecuencias milimétricas eficiente

empleando armónicos de órdenes elevados. Finalmente, el mezclado óptico

coherente también puede utilizarse para generar señales milimétricas. Si

dos portadoras ópticas coherentes inciden en un mismo fotodiodo, entonces

se generará una componente de señal a la salida del mismo a la frecuencia

diferencia entre ambas portadoras. Por ejemplo, una diferencia de 0,5 nm a

una longitud de onda central de 1550 nm producirá un batido de señal a una

frecuencia ligeramente por encima de los 60 GHz. No obstante, esta técnica

sufre en general de problemas tales como estabilidad o pureza espectral de

las señales generadas. La generación armónica, por el contrario, produce

señales con una pureza espectral derivada del oscilador de referencia

utilizado, por lo que se puede llegar a sintetizar señales con anchos de línea

inferiores a 1 Hz.

En lo referente a la detección, los fotodiodos de alta velocidad disponibles

comercialmente son caros y poseen baja eficiencia. La búsqueda de

fotodiodos para frecuencias milimétricas de alta eficiencia y potencialmente

bajo coste de fabricación es también objeto de investigación. Algunos

ejemplos incluyen los fotodiodos integrados monolíticamente con

preamplificadores ópticos y, los fototransistores bipolares de heterounión

(photoHBTs).

Un diagrama de bloques de la configuración de transceptor de milimétricas

típico se muestra en la figura 1.14. La señal óptica entrante se fotodetecta y

se filtra una de sus bandas laterales para posteriormente amplificarla y

                                                                                                                               
viii consúltese el apéndice I
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transmitirla a la estación móvil. El filtro también sirve para proporcionar la

portadora de milimétricas al enlace de retorno. Por otra parte, la señal

recibida del móvil se amplifica antes de convertirla a FI y se transmite de

vuelta por la fibra óptica utilizando un láser. De este modo, esta

configuración simplifica enormemente la optoelectrónica del enlace de

retorno, puesto que se puede utilizar un láser de baja frecuencia modulado

directamente.

Uno de los métodos utilizados para generar señales milimétricas hace uso de

un láser modulado en frecuencia por medio de una señal de control aplicada

a uno de sus terminales [Wal92]. El espectro óptico de un láser modulado en

frecuencia contiene varias líneas separadas por la frecuencia de la señal de

modulación, y es posible generar frecuencias milimétricas por medio de

batidos de estas bandas laterales en un fotodetector. Sin embargo, una señal

FM pura tiene una intensidad constante y no producirá ninguna

fotocorriente a armónicos de la frecuencia de modulación. Por lo tanto, la

señal se propaga a través de una fibra óptica dispersiva para que la fase

relativa de las bandas laterales se altere y se puedan obtener armónicos de

la señal moduladora a la salida del fotodetector. En [Wak92] se realizó un

fotodetector

láser

x

mezclador

amplificador

amplificador
de potencia

LNA

filtro

antena
transmisora

antena
receptora

BLS/BLI

portadora
entrada óptica

(subportadora de
milimétricas y datos)

salida óptica
(FI)

Figura 1.14  Diagrama esquemático de la configuración de un transceptor de
milimétricas típico para aplicaciones de alimentación remota de antenas.
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experimento de transmisión de vídeo a 40 GHz (MVDS) utilizando esta

misma técnica. La fuente óptica consistía en un láser BH DFB con una

eficiencia de modulación de aproximadamente 1 GHz/mA. La señal

moduladora era un tono de 4 GHz aplicado a la sección central del láser y la

salida se inyectaba en 12,5 km de fibra monomodo convencional.

Finalmente, como receptor óptico se empleó un fotodetector de alta

velocidad, a la salida del cual se seleccionaba el décimo armónico y después

se transmitía vía radio por medio de antenas.

Aunque la técnica de conversión FM−IM anterior se ha demostrado como un

método efectivo para generar señales milimétricas, son necesarios láseres

con desviaciones de frecuencia grandes para conseguir buenas eficiencias.

Además, esta técnica no resulta útil con longitudes de fibra reducidas o

fibras de dispersión desplazada. Para evitar estas limitaciones, en [Mar99,

Mar99a] se propone el uso de moduladores de fase conjuntamente con redes

de difracción sobre fibra óptica (CFG, chirped fiber grating). Los resultados

experimentales demuestran la generación de subportadoras a 28 GHz con

prestaciones de ruido de fase excelentes (−87 dBc/Hz @ 10 kHz) y la

conversión en frecuencia y transmisión libre de errores de señales QPSK.

Posibles alternativas a esta técnica incluyen el uso de moduladores

externos, como por ejemplo MZMs o EAMs. La generación de armónicos de

la frecuencia de modulación en un MZM se basa en la característica no

lineal de su función de transferencia. En particular, la característica es

sinusoidal, existiendo tres zonas típicas de funcionamiento. La zona lineal

es la de funcionamiento normal, aunque utilizando excursiones de

modulación elevadas es posible obtener armónicos de orden 3, 5, 7, ... como

consecuencia de su comportamiento impar. Adicionalmente, las zonas no

lineales conocidas como MITBix y MATBx producen armónicos de orden 2, 4,

6, ... como consecuencia de su comportamiento par. En [Sch94a, Sch96,

Pol98, Pol99a] se realizaron diversos experimentos de generación y subida a

frecuencias milimétricas empleando MZMs. Por último, los EAMs son una

prometedora alternativa a los MZMs para la generación armónica debido a

                                           
ix MITB (minimum transmission bias)
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que su función de transferencia es más no lineal. Algunos resultados

experimentales de generación armónica empleando un EAM se presentan en

[Moo95], junto con un estudio comparativo de los niveles obtenidos en el

caso de utilizar un MZM. El modelado de ambos se puede consultar en el

apéndice I.

1.3.4 Medida de calidad: ruido y distorsión

Para evaluar la calidad de los sistemas SCM se suelen utilizar las relaciones

portadora a ruido (CNR) y portadora a interferencia (CIR) a la salida del

fotodetector, las cuales representan el cociente entre la potencia eléctrica de

portadora del canal y la potencia eléctrica de ruido o distorsión,

respectivamente, que cae dentro del ancho de banda del receptor. La

primera de ellas tiene en cuenta el ruido introducido a lo largo del sistema,

tanto en la parte óptica como eléctrica. Así, se tendrían términos de ruido

debidos a RIN (Relative Intensity Noise, ruido de intensidad relativo), ASE

(Amplified Spontaneous Emission, emisión espontánea amplificada), térmico

o shot.

En la mayor parte de los enlaces con modulación directa, el RIN del láser

predomina sobre los ruidos shot o térmico. La corriente de ruido a la salida

del fotodetector debida a RIN se expresa como

( ) BRP RIN2
rec

2
RIN =σ , (1.4)

donde Prec es la potencia óptica a la entrada, B es el ancho de banda del

receptor y RIN es el parámetro que caracteriza las fluctuaciones de potencia

del láser y que se mide en dB/Hz. En (1.4) se observa que el ruido causado

por el RIN del láser aumenta con el cuadrado de Prec. Dado que la potencia

eléctrica de la señal recibida presenta la misma dependencia con Prec, la

CNR debida al RIN se mantiene constante con la potencia óptica recibida.

Como estimación, el RIN del transmisor debe mantenerse por debajo de −
150 dB/Hz para conseguir una CNR de 50 dB, si se considera un índice de

modulación mi = 0,1 y un ancho de banda B = 50 MHz como valores

                                                                                                                               
x MATB (maximum transmission bias)
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representativos. De hecho, se han desarrollado láseres DFB con valores

bajos de RIN para aplicaciones CATV, donde suelen utilizarse modulaciones

AM−VSB que requieren 50 dB de CNR.

Por otro lado, los enlaces con modulación externa pueden utilizar como

fuente óptica láseres de estado sólido [Cox97], los cuales se caracterizan por

poseer frecuencias de relajación de unos cientos de kHz. Como el espectro de

RIN decae como f −2 por encima de esta frecuencia de relajación [Pet91 (cap.

7)], se obtienen valores de RIN despreciables en la mayoría de los sistemas

una vez que se aumenta la frecuencia inferior de la banda de transmisión.

Por lo tanto, el ruido dominante es ahora el ruido shot del fotodetector, el

cual se expresa como

( )BIRPq drec
2
s 2 +=σ , (1.5)

siendo q la carga del electrón y Id la corriente de oscuridad, que suele

despreciarse en la práctica.

No obstante, el ruido RIN puede llegar a ser un problema incluso empleando

transmisores de bajo RIN. La razón se debe a que el RIN puede aumentar

como consecuencia de la transmisión por la fibra óptica. Uno de tales

mecanismos se debe a reflexiones múltiples entre dos extremos de un

enlace, ya que las dos superficies reflectantes actúan como un

interferómetro FP y convierten el ruido de fase en ruido de intensidad

[Bet98]. Este fenómeno puede evitarse empleando láseres de ancho de línea

estrecho. Adicionalmente, la dispersión cromática de la fibra también puede

provocar una conversión del ruido de fase del láser en ruido de intensidad,

originándose un RIN inducido por dispersión a la entrada del fotodetector

que aumenta cuadráticamente con la longitud de fibra. Este efecto ha sido

estudiado por varios autores [Pet90, Yam90, Sch97], y la solución consiste

en emplear técnicas de compensación de dispersión [Mar96].

Por último, en el caso de enlaces de gran longitud o en los que la potencia

óptica recibida sea reducida, el ruido predominante será el térmico, el cual

viene dado por
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rec

n2
T

4
Z

BTFkB=σ , (1.6)

donde kB es la constante de Boltzmann, T es la temperatura absoluta y Fn

representa el factor de ruido del preamplificador eléctrico. En la figura 1.15

se representan las zonas donde predomina cada uno de los ruidos

comentados.

La expresión de la CNR para un enlace de comunicaciones ópticas analógico

queda finalmente como

( ) ( )
2
ASE

2
RIN

2
T

2
s

2
reci

2
recirec 2

Noise
2

CNR
σ+σ+σ+σ

== RPmRPmZ
, (1.7)

donde se ha añadido un término de ruido adicional debido al ASE de los

amplificadores ópticos que puedan existir a lo largo del trayecto de fibra

[Agr97 (cap. 8)].
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Figura 1.15  Contribuciones de las fuentes de ruido térmico, shot
y RIN. Otros parámetros: T = 290 K, Fn = 3 dB, RIN = −150 dB/Hz
y Zrec = 50 Ω.
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En el caso de la distorsión no lineal que aparece a la salida del fotodetector,

ésta se modela por medio de la CIR. En este término se incluye tanto la

distorsión armónica como la de intermodulación. Normalmente, la CIR suele

expresarse a partir de los parámetros de CSO (composite second order) y

CTB (composite triple beat), los cuales representan el cociente entre la

potencia de la distorsión de segundo o tercer orden, respectivamente, y la

potencia de portadora del canal. Así pues, se tiene que

-1-1-1 CTBCSOCIR += . (1.8)

Usualmente, la medida de la calidad del transporte de la señal en sistemas

CATV incluye las distorsiones de segundo y tercer orden. No obstante, en el

caso de sistemas multicanal que emplean una banda de frecuencias inferior

a una octava, sólo sería necesario considerar el CTB puesto que el CSO cae

fuera de banda.

La existencia de amplificadores ópticos basados en fibra a 1300xi y 1550xii

nm  es de gran relevancia para el transporte de señales AM−SCM [Miy91,

Dai96]. La alta potencia disponible y el bajo nivel de ruido de los

amplificadores de fibra proporciona un potencial número de usuarios que

pueden servirse con la misma calidad de señal a partir de una única fuente

en arquitecturas punto a multipunto. Adicionalmente, la lenta saturación de

la ganancia dinámica de estos dispositivos permite mantener la linealidad

del sistema en ausencia de chirp del transmisor óptico [Che91]. Para

sistemas de larga distancia, es más deseable combinar el uso de láseres DFB

con amplificadores de alta potencia. De este modo, se tendría una

configuración consistente en un láser DFB modulado directamente, seguido

de uno o más amplificadores ópticos para alcanzar el nivel de potencia

necesario y, finalmente, un enlace de fibra óptica. Dado que la calidad del

transporte se mide por las prestaciones del sistema, la consideración

individual de cada una de las componentes de distorsión que se generan

resulta insuficiente. En el caso del láser DFB, la oscilación de relajación da

lugar a distorsiones dependientes de la frecuencia. Esta distorsión, a su vez,

                                           
xi amplificador de fibra dopada con praseodimio (PDFA)
xii amplificador de fibra dopada con erbio (EDFA)
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se combina con la debida a la saturación de la ganancia, que es

independiente de la frecuencia y proporciona un primer nivel de complejidad

[Kuo92].

Además de las distorsiones dinámicas, surge distorsión adicional como

consecuencia de la interacción entre el perfil de ganancia del amplificador de

fibra y el chirp de frecuencia inherente a la modulación del láser [Kuo91].

Incluso la combinación del chirp del transmisor óptico con la dispersión

cromática de la fibra da lugar a niveles de distorsión considerables a la

salida del fotodetector [Ber91, Cro94, Phi91]. Dado que el chirp del

transmisor óptico afecta significativamente a los niveles de distorsión, una

posible solución sería el uso de modulación externa tal y como se ha

comentado con anterioridad. En el capítulo 2 analizaremos en detalle la

distorsión introducida por la fibra óptica con especial atención a la

influencia que tienen las no linealidades.
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Figura 1.16  Limitaciones impuestas a la calidad del sistema
SCM por la CNR y CIR en función del índice de modulación de
intensidad.
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En la figura 1.16 se representan las contribuciones de CNR y CIR a la

calidad del sistema SCM en función del índice de modulación. Por una parte,

la ec. (1.7) muestra que la CNR es proporcional a 2
im . Por otra parte, en el

capítulo 2 se verá que la CIR es proporcional a 2
i1 m . Esto significa que

cuando mi es pequeño, el ruido limita la calidad, mientras que cuando mi es

grande, predomina la distorsión no lineal. En especial, se observa que existe

un valor óptimo de mi que, en el caso de la figura, se sitúa en torno a 0,2.
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La utilización de técnicas de multiplexación de subportadoras (SCM) para la

transmisión de señales de vídeo multicanal sobre enlaces ópticos punto a

punto ha sido estudiada en detalle [Dar86, Ols87, Ols89]. Aunque algunos

sistemas operan en la región de los 1300 nm, es deseable operar en tercera

ventana con el objetivo de reducir las pérdidas de la fibra y permitir el uso

de amplificadores ópticos EDFA. En la región de 1550 nm, la fibra

monomodo estándar presenta un incremento considerable de la dispersión

cromática, lo cual da como resultado distorsión no lineal [Mes84, Ih90]. En

el caso de modulación directa, este efecto se agrava, ya que el chirp

generado por el diodo láser se combina con la dispersión de la fibra dando

lugar a niveles de distorsión intolerables [Yon91, Ber91, Phi91, Cro94,

Bet97]. El empleo de moduladores externos es una solución ante el problema
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del chirp. No obstante, el efecto Kerr de las fibras ópticas cuando se someten

a niveles de potencia óptica elevados se convierte entonces en la principal

fuente de degradación [Phi91, Des94]. El fenómeno de self-phase modulation

(SPM) debido a la no linealidad de la fibra interacciona con la dispersión

cromática limitando la distancia de transmisión en los sistemas MI-DD con

modulación externa [Wil96, Gop96].

En este capítulo se estudia en profundidad la distorsión no lineal

introducida por las fibras ópticas monomodo dispersivas y no lineales. En

primer lugar, en la sección 2.2 se introducen dos modelos para la fibra

óptica: lineal que incluye sólo la dispersión cromática, y no lineal que tiene

en cuenta además el efecto Kerr. En este último caso, se comenta un

algoritmo que se utiliza para resolver la propagación a través de una fibra

óptica dispersiva y no lineal y que se conoce con el nombre de split-step

Fourier method [Wei86]. Este método produce muy buenos resultados y será

el que utilizaremos en nuestras simulaciones. En la sección 2.3 se analiza ya

en profundidad la distorsión no lineal, incluyendo expresiones del CSO

(composite second order) y CTB (composite triple beat) para los casos de

dispersión y efecto Kerr [Phi91, Des94]. En esta sección se presentan los

primeros resultados de simulación empleando una única subportadora

(distorsión armónica). A continuación, en la sección 2.4 se estudia la

penalización de potencia inducida por la fibra óptica. Esta es una de las

consecuencias de la distorsión no lineal y se manifiesta en un efecto de

supresión de la portadora que ocurre para determinadas longitudes de fibra

y frecuencias de modulación [Sch95]. El análisis del margen dinámico se

lleva a cabo en la sección 2.5, donde se presentará una expresión teórica del

mismo para enlaces ópticos dispersivos, así como algunos resultados. En la

sección 2.6 se realiza un completo estudio de distorsión no lineal en sistemas

radio-fibra reales. Para ello, se presentan resultados de simulación relativos

a CSO, CTB, penalización de potencia, margen dinámico, etc. para diversos

sistemas multicanal: CATV, MMDS, LMDS y MVDS. Por último, un

análisis comparativo de las técnicas de compensación de dispersión basadas

en la modulación óptica en banda lateral única y en las redes de difracción

sobre fibra óptica se realiza en la sección 2.7.
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2.2.1 Modelo lineal de la fibra

La fibra óptica se puede considerar como un dispositivo óptico lineal cuando

los niveles de potencia a la entrada de la misma son reducidos y su longitud

no es excesivamente elevada como para potenciar efectos no lineales. En

este caso, la función de transferencia que modela la propagación del campo

eléctrico a lo largo de una fibra de longitud L viene dada por

( )[ ]LjH )(2exp)( ωβ−α−=ω , (2.1)

donde α representa las pérdidas (expresadas normalmente en dB/kmi) y β(ω)

es la constante de propagación. Desarrollando en serie de Taylor este último

término alrededor de la frecuencia central ω0 se obtiene

⋅⋅⋅+ω−ωβ+ω−ωβ+ω−ωβ+β=ωβ 3
03

2
02010 )(

6
1

)(
2
1

)()( (2.2)

con

...) 3,2,1,0,(
0

=
ω
β=β

ω=ω
m

d
d

m . (2.3)

Los coeficientes βm con m ≥ 2 son los responsables de la dispersión

cromática, también llamada group-velocity dispersion (GVD), mientras que

β1 determina la velocidad a la cual se propaga la informaciónii.

Normalmente, en lugar de β2, suele utilizarse el parámetro D para

caracterizar la dispersión de primer orden de las fibras. La relación entre

ambos es la siguiente [Agr97 (cap. 2)]:

22
1 2 β

λ
π−=

λ
β= c

d
d

D , (2.4)

                                           
i α(dB/km) = 4,343α
ii la velocidad de grupo viene dada por vg = 1/β1
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con λ la longitud de onda óptica y c la velocidad de la luz en el vacío. Para

las fibras estándar (SSMFs, standard single-mode fibers) operando en

tercera ventana se tiene un valor típico D = 17 ps/(km·nm).

De acuerdo con la figura 2.1, si Et(t) = E(0, t) es el campo eléctrico a la

entrada de la fibra de longitud L, el campo a su salida Erec(t) = E(L, t) se

calculará mediante

)(~)()(~
trec ωω=ω EHE , (2.5)

donde )(~
rec ωE  y )(~

t ωE  son las transformadas de Fourier de Erec(t) y Et(t)

respectivamente, definidas como

( )∫
∞

∞−
ω−=ω dttjtzEzE exp),(),(~ . (2.6)

A continuación, expresando la transformada de Fourier del campo eléctrico

como

( )zjzAzE 00 exp),(~),(~ β−ω−ω=ω , (2.7)

H j L( ) exp ( )ω α β ω= − −









2

0 L z

~
( )Et ω ~

( )Erec ω

Et(t) Erec(t)

E(z, t) = A(z, t) exp(jω0t) exp(-jβ0z)

Fibra óptica monomodo (SMF)

Figura 2.1  Modelo de propagación de una fibra óptica monomodo lineal.
H(ω) es la función de transferencia de una fibra de longitud L, con pérdidas α
y constante de propagación β(ω).
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siendo ),(~
0ω−ωzA  la transformada de Fourier de la envolvente compleja

A(z, t), se llega finalmente a partir de (2.1) y (2.2) a la siguiente ecuación en

derivadas parciales que modela la propagación a lo largo de una fibra óptica

dispersiva y con pérdidas:

0
26

1
2 3

3

32

2

21 =α+
∂
∂β−

∂
∂β−

∂
∂β+

∂
∂

A
t
A

t
Aj

t
A

z
A

, (2.8)

donde se han despreciado los efectos dispersivos de orden superior.

2.2.2 Modelo no lineal de la fibra

Cuando los niveles de potencia óptica dejan de ser reducidos, el índice de

refracción de la fibra muestra una dependencia con la intensidad de campo

eléctrico en un fenómeno conocido como efecto Kerr [Mar91]. En este caso, la

expresión del mismo está dada por

2
20 )( Ennn +ω= , (2.9)

donde ωωβ=ω )()(0 cn  incluye los efectos dispersivos comentados en la

sección anterior y n2 es el índice de refracción no lineal que se calcula como

eff

2
2 A

N
n = , (2.10)

con el índice no linealiii, N2, y el área efectiva del núcleo de la fibra, Aeff. Este

último depende de parámetros de la fibra tales como el radio del núcleo o la

diferencia de índices entre núcleo y cubierta. Los valores típicos se

encuentran en el rango de 50−80 µm2 para la región de 1550 nm.

En esta situación, la ec. (2.8) se ve modificada para incluir los efectos de las

no linealidades, dando lugar a la que se conoce como ecuación de

Schrödinger no lineal con pérdidas [Agr89]

                                           
iii N2 = 3,2·10−16 cm2/W para fibras de sílice



CAPÍTULO 2:  DISTORSIÓN NO LINEAL INTRODUCIDA POR LA FIBRA

68

AAjknA
t
A

t
Aj

t
A

z
A 2

23

3

32

2

21 26
1

2
−=α+

∂
∂β−

∂
∂β−

∂
∂β+

∂
∂
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donde k = 2π/λ. Esta ecuación, para α = 0, ha sido extensamente estudiada

en el contexto de los solitones [Dod82, Agr97 (cap. 10)].

Normalmente, la dispersión de segundo orden suele despreciarse (β3 = 0), y

al mismo tiempo se realiza el cambio de variable T = t − β1z para expresar

(2.11) de una forma más compacta:

AAjknA
T
Aj

z
A 2

22

2

2 22
−=α+

∂
∂β−

∂
∂

. (2.12)

De (2.12) puede deducirse que las no linealidades de la fibra producen un

chirp de frecuencia inducido por la propia señal que se propaga, fenómeno

conocido como self-phase modulation (SPM). El desplazamiento de fase no

lineal provocado por este chirp se puede estimar como

eff02nl LPkn=φ , (2.13)

donde P0 es la potencia óptica a la entrada de la fibra y Leff es la longitud

efectiva que está dada por

α
α−−= )exp(1

eff

L
L . (2.14)

La combinación del SPM con la dispersión cromática de la fibra veremos

posteriormente que da lugar a la aparición de distorsión no lineal a la salida

del fotodetector [Phi91, Des94].

2.2.3 Split-step Fourier method

La ecuación de propagación (2.12) es una ecuación en derivadas parciales no

lineal que generalmente no conduce a soluciones analíticas salvo para casos

muy concretos en que el Inverse Scattering method puede ser aplicado

[Zak72]. Por lo tanto, es necesario aplicar algún método numérico para

poder estudiar los fenómenos no lineales que ocurren en las fibras ópticas.
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El más ampliamente utilizado para resolver el problema de propagación en

un medio dispersivo y no lineal ha sido el split-step Fourier method [Wei86,

Agr89 (cap. 2)]. La velocidad relativa de este método con respecto a otros

basados en diferencias finitas se debe a la aplicación de la transformada

rápida de Fourier (FFT, fast Fourier transform). A continuación

describiremos detalladamente en qué consiste este método.

En primer lugar, la ecuación de propagación (2.12) se escribe de la forma

( )AND
z
A ˆˆ +=

∂
∂

, (2.15)

donde D̂  es un operador diferencial que tiene en cuenta la dispersión y la

atenuación en un medio lineal y N̂  es un operador no lineal que gobierna el

efecto de las no linealidades de la fibra. Estos operadores vienen dados por

22
ˆ

2

2

2
α−

∂
∂β=
T

j
D , (2.16)

2
2

ˆ AjknN −= . (2.17)

En general, la dispersión y las no linealidades actúan de manera conjunta a

lo largo de la fibra. Sin embargo, el split-step Fourier method obtiene una

solución aproximada suponiendo que en la propagación del campo óptico

sobre una pequeña distancia h, los efectos dispersivos y no lineales pueden

calcularse independientemente. De manera más específica, la propagación

desde z hasta z + h se lleva a cabo en dos pasos. En un primer paso, sólo

actúan las no linealidades, y 0ˆ =D  en la ec. (2.15). En un segundo paso, sólo

existe dispersión, y 0ˆ =N  en la ec. (2.15). Matemáticamente,

( ) ( ) ),(ˆexpˆexp),( TzANhDhThzA ≈+ . (2.18)

La aplicación del operador exponencial )ˆexp( Dh  se realiza en el dominio de

Fourier, de acuerdo a la expresión general

( ) [ ]{ } ),()(ˆexp),(ˆexp 1 TzBFDhFTzBDh ω= − , (2.19)
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donde F denota la transformada de Fourier, )(ˆ ωD  se obtiene a partir de la

ec. (2.16) sustituyendo el operador diferencial ∂/∂T por −jω, y ω es la

frecuencia en el dominio de Fourier. El uso del algoritmo de la FFT permite

evaluar la ec. (2.19) de forma relativamente rápida.

La precisión del split-step Fourier method puede mejorarse adoptando un

procedimiento diferente para la propagación de la señal óptica sobre un

segmento desde z hasta z + h. Con este cambio, la ec. (2.18) se reemplaza por

),(ˆ
2

exp')'(ˆexpˆ
2

exp),( TzAD
h

dzzND
h

ThzA
hz

z

















≈+ ∫

+
. (2.20)

La principal diferencia es que el efecto de las no linealidades se incluye en la

mitad del segmento. Debido a la simetría de los operadores en la ec. (2.20), a

este método se le conoce como symmetrized split-step Fourier method. La

ventaja de emplear esta forma simétrica es que el término de error

resultante es del orden de h3 frente a h2 para la ec. (2.18).

A continuación, la precisión puede mejorarse todavía más evaluando la

integral de (2.20) con una fórmula más precisa que )(ˆ zNh , utilizada en

(2.18). Una solución simple consiste en emplear la regla de los trapecios

para aproximar la integral por

[ ])(ˆ)(ˆ
2

')'(ˆ hzNzN
h

dzzN
hz

z
++≈∫

+
. (2.21)

No obstante, la aplicación de la ecuación anterior no es sencilla, ya que

)(ˆ hzN +  se desconoce en el punto medio del segmento situado en z + h/2. Es

necesario, pues, seguir un procedimiento iterativo que se inicia

reemplazando )(ˆ hzN +  por )(ˆ zN . La ec. (2.20) se utiliza entonces para

estimar ),( ThzA + , que a su vez sirve para calcular el nuevo valor de

)(ˆ hzN + . Aunque este procedimiento iterativo consume tiempo de cálculo,

la mejora en la precisión del algoritmo numérico permite tomar valores

mayores para el tamaño del paso h.
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Para finalizar, el algoritmo en pseudocódigo del symmetrized split-step

Fourier method se muestra a continuación:

Data: A, B
Matrix: N, D
Real: h, z

z = 0

Set A = initial conditions
Repeat {
   Linear Half Step
   B = A
   Repeat {
      Nonlinear Step
      Linear Half Step
   } Until output is necessary
   Nonlinear Step
   Linear Half Step
   Output Data
   z  = z + h
}

where {
   Nonlinear Step {
      A  = B* exp[ h/2 * [ N( A)+ N( B)]]
   }
   Linear Half Step {
      FFT( A)

      A  = A* exp( h/2 *D)

      IFFT( A)
   }
}
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La transmisión de señales multicanal a través de fibras dispersivas y no

lineales da lugar a la aparición de múltiples términos de distorsión a la

salida del fotodetector. Éstos se pueden clasificar en base a distintos

criterios que se resumen en la tabla I. La distorsión armónica se genera a

frecuencias múltiplos de la subportadora, mientras que la de

intermodulación lo hace para una combinación lineal de frecuencias de

subportadora. Finalmente, los términos de distorsión de orden superior a

tres suelen despreciarse.

Para caracterizar las distorsiones no lineales de segundo y tercer orden a la

salida del fotodetector se emplean los parámetros CSO (composite second

order) y CTB (composite triple beat), respectivamente. Éstos se definen como

el cociente entre los niveles de potencia eléctrica de los términos de

distorsión de segundo o tercer orden y el nivel de potencia eléctrica de la

subportadora. Considerando el caso más simple en el que transmitimos una

única subportadora a frecuencia ωm, la corriente eléctrica a la salida del

fotodetector vendrá dada por

∑
∞

=

θ+ω+=
1

mP )(cos)(
k

kk tkAItI , (2.22)

donde existe un término de continua, IP, y aparecen una serie de armónicos

a frecuencias múltiplos de ωm como consecuencia de la distorsión no lineal.

Obsérvese que cada armónico puede tener un desfase arbitrario, θk.

TABLA I  Clasificación de los términos de distorsión en función de la
frecuencia a la cual se generan.

segundo orden tercer orden

armónicos 2ωi 3ωi

intermodulación ωi ± ωj ωi, 2ωi ± ωj, ωi ± ωj ± ωk
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Las expresiones para el CSO y el CTB en este caso particular serían las

siguientes:







=

1

2
10log20CSO

A
A

, (2.23)







=

1

3
10log20CTB

A
A

, (2.24)

donde ambos se miden en dBciv. Por último, la amplitud de la subportadora

recibida se calcularía como

reciPi1 RPmImA == , (2.25)

siendo mi el índice de modulación, R la responsividad del fotodiodo y Prec la

potencia óptica recibida.

2.3.1 Distorsión no lineal producida por dispersión

Para comenzar con el análisis de la distorsión no lineal introducida por la

fibra óptica supondremos inicialmente una situación en la que únicamente

exista dispersión cromática, por lo que se considerará n2 = 0. En este caso

particular, para modelar la fibra puede utilizarse la función de transferencia

(2.1). Despreciando los efectos dispersivos de segundo orden caracterizados

por el coeficiente β3, así como el retardo constante β1L que introduce la fibra

y que no distorsiona la señal, se llega finalmente a la expresión















ω

π
λ+α−=ω L

c
D

jH 2
e

2

e 42
exp)( (2.26)

donde además se ha realizado el cambio de variable ωe = ω − ω0 para

desplazar el origen de la función de transferencia hasta la frecuencia de la

portadora óptica.

                                           
iv dB per carrier (respecto al nivel de subportadora)
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Suponiendo un espectro de campo óptico )(~
t ωE  a la entrada de la fibra, la

corriente eléctrica a la salida del fotodetector puede calcularse de acuerdo a

{ } 2

0ete
1 )(~)()( ω+ωω= − EHFRtI . (2.27)

Como se desprende de la ecuación anterior, la distorsión no lineal no se

genera en la fibra óptica, pues ésta es un sistema lineal. La distorsión surge

tras el fotodetector, donde al aplicar la operación ⋅
2
, las distintas

componentes frecuenciales del campo no se suman coherentemente para

formar la señal a la entrada de la fibra como consecuencia de los distintos

retardos producidos por la dispersión cromática de la fibra. En la ec. (2.26)

se observa que el retardo de grupo depende con la frecuencia de la forma

cDL πωλ−=ωτ 4)( e
2

e . Esto ocasiona que la señal multicanal recuperada no

sea exactamente igual a la señal transmitida, ya que se generan productos

de intermodulación que degradan la calidad del sistema.

Considerando que )(~
eωI  es el espectro de potencia de la fotocorriente (2.27),

la distorsión no lineal a la frecuencia ωe = ωd, bien sea CSO ó CTB, puede

calcularse comov

(dBc)
)0(~
)(~2

log10CTB CSO,
2
i

d
10

Im

I ω= . (2.28)

Phillips et al. [Phi91] obtuvieron expresiones teóricas para las distorsiones

armónicas de segundo y tercer orden considerando modulación directa con

un solo tono de un láser DFB con chirp. En este caso, el campo a la entrada

de la fibra viene dado porvi















πϑ+ωπ+= )2(senexp)2(cos1)( mi

m
0mi0t tfm

f
tjtfmPtE . (2.29)

                                           
v el factor 2 del numerador de la ecuación aparece como resultado de las relaciones entre
valores de pico y valores eficaces (la potencia de continua es precisamente RPrec)
vi véase sección I.3 del apéndice, donde se modela el chirp en láseres de semiconductor (ϑ se
mide en GHz)
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Suponiendo únicamente el efecto de la dispersión, las expresiones del CSO y

del CTB en dBc son las siguientes [Phi91]:

( ) 



 βπ+ϑβπ=

23
m2

22
m2i

2
10 4log20CSO zfzfm , (2.30)

( ) ( )







+ϑβπ= 2

m
22

m2i

4

10 4
2

9
log20CTB fzfm . (2.31)

Estas expresiones son válidas mientras la cantidad 2πβ2ϑfmz sea mucho

menor que 1. Para valores mayores, es necesario incluir términos de orden

superior en z.

En (2.30) y (2.31) pueden verse dos términos claramente diferenciados. Por

una parte, el término de distorsión debido a la dispersión cromática de la

fibra. Por otra parte, la distorsión debida a la combinación del chirp del

transmisor óptico con la dispersión. En general, un valor ϑ ≠ 0 provoca

niveles más elevados de CSO y CTB.

Otros resultados de distorsión no lineal inducida por la fibra óptica se

presentan en [Ber91] y [Cro94]. En el primero, Bergmann et al. calculan una

expresión teórica del CSO generado por la acción conjunta de dispersión

cromática y chirp del transmisor en sistemas multicanal. La expresión del

mismo a la frecuencia fd es la siguiente [Ber91]:
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=

−

, (2.32)

con fc la frecuencia de la subportadora deseada, dP/dI la pendiente de la

curva potencia óptica-corriente eléctrica del modulador o diodo láser y NCSO

el product count. Los coeficientes A, E, G y H vienen dados porvii

2

2

2
1

dI
Pd

A = , (2.33)

                                           
vii nótese que en la ec. (14) de [Ber91] falta el término αs = exp(−αL) en la expresión de h



CAPÍTULO 2:  DISTORSIÓN NO LINEAL INTRODUCIDA POR LA FIBRA

76

cdI
dP

dI
d

DLE
2λν= , (2.34)

dI
dP

G = , (2.35)

cdI
d

DLPH
2

0

λν= . (2.36)

d2P/dI2 es el parámetro de superlinealidad óptica, mientras que dν/dI es el

parámetro de chirp. Si suponemos un funcionamiento lineal alrededor del

punto de polarización Ib, entonces se tiene dν/dI = ϑ/(Ib − Ith) y dP/dI = P0/(Ib

− Ith), con la corriente umbral Ith. Usando estos datos y asumiendo A = 0 se

llega finalmente a una expresión simplificada para el CSO que concuerda

perfectamente con la distorsión armónica de la ec. (2.30):

22

diCSOCSO 




 λϑπ=
c

fDLmN . (2.37)

Por otro lado, Crosby et al. [Cro94] presentan resultados similares pero para

la distorsión de tercer orden. La expresión del CTB para sistemas

multicanal en los que predominan los productos de intermodulación del tipo

fi ± fj ± fk se puede aproximar por [Cro94]

42

diCTB
2

1
CTB 




 λϑπ=
c

fDLmN , (2.38)

donde NCTB es el product count. Esta última expresión también coincide con

la ec. (2.31) anterior.

2.3.2 Distorsión no lineal producida por efecto Kerr

Como ya comentamos en el apartado 2.2.2, cuando los niveles de potencia

comienzan a ser elevados ya no es posible emplear un modelo lineal para

estudiar la propagación por la fibra óptica. En este caso, el análisis de

distorsión no lineal se realiza resolviendo numéricamente la ecuación en

derivadas parciales (2.12) por medio del split-step Fourier method. No
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obstante, bajo ciertas aproximaciones es posible obtener resultados teóricos.

En [Phi91], por ejemplo, se emplea un método iterativo mediante el cual,

partiendo de la envolvente compleja a la entrada de la fibra, se obtiene una

solución en forma de serie de potencias en z. Considerando únicamente los

efectos de las no linealidades y una señal a la entrada de la fibra dada por

(2.29), las expresiones del CSO y del CTB en dBc a la salida del fotodetector

son las siguientesviii [Phi91]:

[ ]22
m022i

2
10 2log20CSO zfPknm βπ= , (2.39)

( )[ ]222
m022i

4
10 6log20CTB zfPknm βπ= . (2.40)

Obsérvese que la presencia de dispersión cromática (β2 ≠ 0) es necesaria

para que el efecto Kerr genere distorsión no lineal. El SPM induce un chirp

de frecuencia sobre la señal que se propaga, pero no afecta a su amplitud. Es

precisamente la combinación de este chirp con la dispersión cromática de la

fibra la que produce distorsión no lineal. A diferencia de la situación en la

que sólo existe dispersión, aquí sí que se generan productos de

intermodulación en la propia fibra, antes de alcanzar el fotodetector.

Si queremos una situación más general que incluya las pérdidas de la fibra

y la presencia de amplificadores ópticos a lo largo del trayecto, es necesario

acudir a los resultados de Desem [Des94]. En este caso, partiendo de una

modulación multitono conjunta de amplitud y fase (AM-PM) a la entrada de

la fibra dada por
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donde los φk representan desfases aleatorios de las subportadoras, se llega a

una expresión teórica del CSO que se genera a la salida del fotodetector

para una frecuencia fd y en función de la distancia z. Así, la expresión del

mismo en dBc es precisamente

                                           
viii se considera una situación ideal sin pérdidas (α = 0)
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donde zi es la posición del i-ésimo amplificador (z0 = 0), Ni±j es el número de

términos de distorsión que contribuyen como fd = fi + fj con i ≠ j, y N2i = 1 si

existe un armónico de segundo orden a dicha frecuencia, ó N2i = 0 en caso

contrario. La expresión (2.42) coincide con la ec. (2.39) de la distorsión

armónica si tomamos α → 0 (sin pérdidas), Namp = 0 (sin amplificadores),

Ni±j = 0, N2i = 1 y mf = 0. Nótese que de la ec. (2.42) se deduce que la

distorsión puede cancelarse de forma exacta tomando un índice de

modulación de fase dado por

z
zgm

m
)(i

f = , (2.45)

aunque esto ocurre únicamente para una determinada distancia de

propagación. Esta técnica de ecualización es la que se propone en [22] para

compensar el efecto del SPM en sistemas analógicos AM-SCM con

modulación externa. Su principal inconveniente es la gran sensibilidad que

posee con la longitud óptima de fibra. Posteriormente, en el capítulo 4

presentaremos la técnica de inversión espectral, con la cual se obtienen

mejores resultados.

2.3.3 Resultados de distorsión no lineal

En este apartado se realizará un estudio de la distorsión no lineal

introducida por la fibra óptica empleando el algoritmo del split-step Fourier

method. Para las simulaciones, consideraremos una SMF con unos
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parámetros de atenuación α = 0,2 dB/km, dispersión D = 17 ps/(km·nm) y no

linealidades γ = kn2 = 2,6 W−1km−1. El campo a la entrada de la fibra estará

dado por la expresión (2.29), es decir, modulación directa o externa (ϑ = 0)

con un solo tono de frecuencia fm.

Con estos parámetros, en la figura 2.2(a) se representa la distorsión

armónica de segundo orden inducida por una fibra óptica dispersiva de 20

km de longitud en función de la frecuencia de modulación. Se observa que,

tanto para el caso de modulación directa como externa, ésta crece con la

frecuencia hasta un valor máximo, a partir del cual presenta una serie de

lobulaciones de amplitud similar. Para modulación directa, el máximo es de

−23 dBc y se produce para una frecuencia de modulación de 7 GHz, mientras

que para modulación externa, se tienen −36 dBc para una frecuencia de 10

GHz. Por debajo de este máximo, se obtiene una mejora significativa

empleando un modulador externo, pues evitamos el efecto indeseado del

chirp introducido por el diodo láser. En esta zona, son válidas las

expresiones calculadas en [Phi91] y podemos aplicar la ec. (2.30) para

estimar los valores de distorsión. Suele fijarse como criterio de calidad un

valor límite de distorsión de −60 dBc, por lo que el sistema sería válido para

frecuencias de modulación no superiores a 4 GHz, y todo esto considerando

modulación externa.

Por lo que respecta a la distorsión de tercer orden, en la figura 2.2(b) se

muestran los valores de distorsión armónica en función de la frecuencia de

modulación. La forma de las curvas es similar a las de la figura anterior, si

bien, los valores de distorsión son algo inferiores. En este caso, con

modulación directa el máximo es de −47 dBc para una frecuencia de 6 GHz,

y con modulación externa de −82 dBc para la misma frecuencia. Aun así, en

este último caso aparecen lóbulos de amplitud superior que llegan a

alcanzar incluso los −65 dBc. Al igual que antes, empleando modulación

externa se consigue una mejora significativa para frecuencias de modulación

inferiores a 6 GHz.
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Figura 2.2  Distorsiones armónicas de (a) segundo y (b) tercer
orden en función de la frecuencia de modulación fm para una fibra
de 20 km de longitud. La curva continua es suponiendo
modulación directa de un láser con chirp ϑ = 20 GHz, mientras
que la de trazos es empleando un modulador externo (ϑ = 0). Los
parámetros de modulación son: mi = 0,04 y P0 reducida (no afectan
las no linealidades de la fibra: n2 = 0).
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Conviene resaltar que, aunque en la figura 2.2 se consideran frecuencias de

modulación de hasta 30 GHz, en el caso de modulación directa no tiene

demasiado sentido. El objetivo de estas curvas es presentar los resultados

simplemente de una forma teórica, a pesar de que a nivel de laboratorio se

ha conseguido modular láseres a frecuencias de hasta 33 GHz [Ral94].

Si los valores de potencia óptica del transmisor comienzan a ser elevados,

entonces es necesario considerar los efectos de las no linealidades de la

fibra, tal y como se comentó en el apartado 2.2.2. En la figura 2.3 se

representan las distorsiones armónicas de segundo y tercer orden en función

de la frecuencia de modulación del láser y para un valor de potencia óptica

de P0 = 20 mW. Aquí se ha considerado modulación directa del láser y una

longitud de fibra de 10 km. Se puede ver que entre las lobulaciones de la

distorsión de segundo orden destaca un pico de bastante amplitud. Este

fenómeno es típico del efecto Kerr de la fibra, y ocurre periódicamente. En

este caso la longitud de fibra no es muy elevada, ya que de lo contrario
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Figura 2.3  Distorsiones armónicas de segundo y tercer orden en
función de la frecuencia de modulación fm para una fibra de 20 km
de longitud. Los parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 20
GHz y P0 = 20 mW.



CAPÍTULO 2:  DISTORSIÓN NO LINEAL INTRODUCIDA POR LA FIBRA

82

también podría observarse en la distorsión de tercer orden. Su presencia,

obliga a operar a frecuencias no excesivamente elevadas, o emplear

trayectos de fibra más reducidos.

Es importante indicar que en esta gráfica y las anteriores se representa el

nivel real de distorsión armónica Ak/A1, y no el teórico en el cual se supone

que la amplitud A1 se ve afectada únicamente por las pérdidas del trayecto

de propagación. En la sección posterior dedicada al estudio de la

penalización de potencia inducida por la fibra óptica podrán aclararse un

poco más estos conceptos.
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Figura 2.4  Distorsiones armónicas de segundo y tercer orden (CSO y CTB)
en función de la longitud de fibra óptica para dos situaciones distintas: (a)
modulación directa y (b) modulación externa. En el primer caso se supone un
parámetro de chirp ϑ = 20 GHz y además se presentan los resultados
empleando una DSF con D = 0,5 ps/(km·nm) (curvas de trazos y puntos). En
el segundo caso (ϑ = 0), las curvas de trazos son para sólo dispersión (GVD),
mientras que las continuas son para dispersión + no linealidades (SPM). Se
han supuesto unos parámetros de modulación: fm = 500 MHz, mi = 0,04 y P0 =
20 mW.
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Tras haber analizado la dependencia de la distorsión no lineal con la

frecuencia de modulación, ahora conviene estudiar el caso más típico de

dependencia con la longitud de fibra óptica. La figura 2.4 muestra las

distorsiones armónicas de segundo y tercer orden en función de la longitud

de fibra y para dos situaciones: (a) modulación directa y (b) externa. Se

incorporan además los resultados empleando fibra de dispersión desplazada

(DSF, dispersion-shifted fiber) con un valor D = 0,5 ps/(km·nm). Como era de

esperar, utilizando DSF se consiguen reducir los niveles de distorsión, pues

éstos dependen proporcionalmente del parámetro β2 tanto en el caso de sólo

dispersión (GVD) como de dispersión + no linealidades (SPM). Se puede

observar que la distorsión crece con la longitud de fibra, aunque en el caso

de modulación externa se produce un nulo en el CTB para una determinada

distancia de propagación. Este fenómeno ocurre como consecuencia del

distinto signo que poseen los términos de distorsión debidos a dispersión y a

no linealidades (efecto Kerr).

Los valores de CSO empleando modulación directa del diodo láser son

intolerables, pues para una longitud de fibra de 30 km se superan los −40

dBc. No obstante, si sustituimos el enlace por una DSF o utilizamos un

modulador externo, se obtiene una importante mejora que permite

desplazarse hasta distancias superiores a los 50 km fijando como límite un

valor máximo de −60 dBc. Téngase en cuenta que la frecuencia de

modulación es de tan sólo 500 MHz (CATV) y transmitimos una única

subportadora, por lo que las distancias alcanzables deberían ser grandes.

Los resultados de estas gráficas, si exceptuamos la DSF, son equivalentes a

los obtenidos por Phillips et al. [Phi91] pero considerando un valor α ≠ 0. Las

pérdidas de la fibra sí que afectan a la distorsión producida por SPM, ya que

disminuye la amplitud de la señal y a su vez el valor del chirp inducido por

efecto Kerr. De este modo, incluso resultan beneficiosas en el caso de

emplear modulación externa.
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2.4.1 Análisis teórico

La distorsión no lineal inducida por fibras dispersivas y no lineales provoca

la aparición de armónicos y productos de intermodulación. La potencia de

estos términos surge de la propia señal, por lo que la amplitud de las

subportadoras recibidas se ve atenuada con respecto al nivel teórico

)exp(0i zRPm α− . Estas pérdidas caracterizadas en dB es lo que se conoce

como penalización de potencia inducida por la fibra óptica. El valor de la

misma para una subportadora de frecuencia ωm se calcularía como

(dB)
)0(~
)(~2

log10
2
i

m
10dist

Im

I ω−=δ . (2.46)

Anteriormente, en la sección 2.3 hemos presentado las expresiones teóricas

para evaluar el CSO y el CTB. Si queremos ser rigurosos, en el denominador

de las mismas debería figurar la amplitud real de la subportadora.

Asumiendo este hecho, se puede llegar a unas nuevas expresiones para el

CSO y CTB reales:
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donde se ha utilizado la definición (2.46) de la penalización de potencia.

Utilizando los resultados de Meslener [Mes84], es posible obtener una

expresión teórica de la penalización de potencia introducida por una fibra

dispersiva. Suponiendo una señal sin chirp a la entrada de la fibra

compuesta por un único tono de frecuencia ωm, la penalización de potencia a

la salida del fotodetector puede calcularse como
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donde los coeficientes Kn se corresponden con los del desarrollo en serie de

Fourier de la función tm mi cos1 ω+ . Para el caso general mi < 1, estos

coeficientes no pueden expresarse de forma cerrada y es necesario utilizar

métodos numéricos de integración.

La ec. (2.48) coincide perfectamente con el resultado de [Sch95] si nos

quedamos únicamente con el primer término del sumatorio y despreciamos

el resto. Esto es válido para valores del índice de modulación pequeños. En

este caso, se puede ver que la potencia de señal recibida es proporcional a

cos2(·), por lo que para determinados valores del argumento se producen

nulos. Este fenómeno se conoce con el nombre de supresión de la portadoraix

y ocurre habitualmente al variar lo longitud de fibra o la frecuencia de

modulación.

Para evaluar la penalización inducida por la dispersión de la fibra óptica

supondremos una señal a la entrada compuesta por una única subportadora

de frecuencia fm. En la figura 2.5 se representa la penalización de potencia

en función de la longitud de la fibra para dos casos particulares:

subportadoras de 30 y 60 GHz. De la gráfica se deduce que la subportadora

de milimétricas se extingue completamente para determinas distancias. El

primero de los nulos se obtiene para aquella longitud de fibra tal que la

función de transferencia de la misma ha introducido un cambio de fase de

π/2 respecto de la portadora óptica en cada una de las bandas laterales. Esta

distancia de transmisión se puede obtener a partir de (2.26) como

2
m

22 fD
c

L
λ

=δ . (2.49)

Para una subportadora de 30 GHz transmitida con una portadora óptica de

1550 nm sobre una fibra con dispersión cromática 17 ps/(km·nm), este

mínimo ocurre para una distancia de 4,08 km. En el caso de fm = 60 GHz, el

nulo se desplaza hasta una distancia de tan sólo 1,02 km. Esta periodicidad

                                           
ix carrier suppression en terminología inglesa
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que exhibe la penalización puede usarse para medir el parámetro de

dispersión D de la fibra [Dev93] de una forma simple pero bastante precisa.

Si a continación añadimos el efecto del SPM, las curvas de penalización son

similares, si bien sufren un ligero desplazamiento. En este caso, el mínimo

ocurre para una longitud mayor como consecuencia del desfase adicional

introducido por el efecto Kerr. Estos resultados se pueden observar en la

misma gráfica anterior (curvas a trazos) para las dos subportadoras. En el

caso de la subportadora de menor frecuencia, el efecto del SPM es más

significativo. Posteriormente, se mostrarán resultados experimentales en

función de la frecuencia de modulación donde se observa el desplazamiento

que sufren las curvas en función de la potencia óptica de entrada a la fibra.

Normalmente, suele fijarse un valor de penalización de potencia máximo de

1 dB, lo cual permite definir una distancia de transmisión máxima. La

dependencia de esta distancia con la frecuencia de la subportadora puede
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Figura 2.5  Penalización de potencia en subportadoras de
milimétricas en función de la longitud de fibra. Los resultados se
presentan para unas subportadoras de 30 y 60 GHz, y los
parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 (modulación
externa) y P0 = 20 mW.
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observarse en la figura 2.6 para dos valores de dispersión cromática: 4 y 17

ps/(km·nm). Un incremento en la dispersión de la fibra o en la frecuencia de

la subportadora limita la máxima distancia alcanzable, ya que la

dependencia con estos parámetros es del tipo 2
m1 Df . Por lo tanto, las

prestaciones del sistema pueden mejorarse considerablemente empleando

fibras de dispersión desplazada. No obstante, para valores pequeños de

dispersión es muy importante la tolerancia del parámetro D, ya que un

cambio de unos pocos ps/(km·nm) puede resultar en una disminución

drástica de la distancia de transmisión.

2.4.2 Resultados experimentales

Para medir experimentalmente la penalización de potencia inducida por la

fibra óptica se preparó un montaje como el que se muestra en la figura 2.7.

La salida eléctrica del analizador de componentes HP8703A se inyecta en la

entrada de RF de un modulador de intensidad Mach-Zehnder UTP 150
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Figura 2.6  Distancia de transmisión alcanzable para una
penalización de potencia de 1 dB en función de la frecuencia de la
subportadora [Gli96]. Los resultados se presentan para dos tipos
de fibra: SSMF (D = 17 ps/km·nm) y DSF (D = 4 ps/km·nm). Los
parámetros de modulación son: mi = 1 y ϑ = 0.
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polarizado en régimen lineal (QB). La potencia eléctrica de modulación se

fijó en 0 dBm, lo cual conduce a un índice de modulación de amplitud lo

suficientemente pequeño como para despreciar las no linealidades del

modulador electro-óptico (MZ-EOM). La portadora óptica se obtiene por

medio de un láser sintonizable TUNICS PR-1550 operando a 1550 nm. A la

salida del MZ-EOM se coloca un EDFA con el cual controlamos la potencia

óptica que se inyecta a la entrada de la fibra. Por último, la salida de los 75

km de SSMF se conecta a la entrada óptica del analizador de componentes

para recuperar la subportadora transmitida. El barrido en frecuencia que

realiza el analizador de componentes nos permite observar el fenómeno de

supresión de la portadora al operarlo en el modo de funcionamiento

eléctrico-óptico (E/O). Para eliminar la influencia de la respuesta del MZ-

EOM y del fotodetector del HP8703A sobre las medidas realizadas es

necesario calibrar previamente el equipo y corregir las curvas con la

respuesta obtenida sin fibra óptica.

El principal factor de limitación en estas medidas lo constituye el scattering

estimulado de Brillouin (SBS) [Ipp72, Fis93a], debido a las altas potencias

ópticas y al reducido ancho de línea como consecuencia de la modulación

externa. Por ello, para evitar este efecto y permitir la máxima influencia del

SPM, el láser fue operado en el modo de baja coherencia (ancho de línea

 

MZ-EOM

láser
sintonizable

EDFA

HP8703A
entrada
de RF

salida
eléctrica

entrada
óptica

75 km SSMF

P0

PC

Figura 2.7  Montaje experimental utilizado para medir los efectos de la
potencia óptica sobre la penalización de potencia inducida por la fibra
óptica.



2.4  PENALIZACIÓN DE POTENCIA INDUCIDA POR LA FIBRA ÓPTICA

89

superior a 30 MHz) alcanzándose una potencia umbral de SBS cercana a los

+7 dBm [Aok88].

Las curvas obtenidas se pueden ver en la figura 2.8 para una longitud de

fibra de 75 km y dos valores de potencia óptica: −10 y +7 dBm. Las líneas

continuas representan los resultados experimentales, mientras que los

símbolos son los resultados de simulación empleando el split-step Fourier

method x. Como se puede ver, la analogía entre experimento y simulación es

muy buena. Además, se han incluido también simulaciones con +10 y +13

dBm para poder observar la tendencia. De la gráfica se deduce que,

aumentando la potencia óptica a la entrada de la fibra, conseguimos

                                           
x para una expresión teórica de la función de transferencia de una fibra óptica dispersiva y
no lineal, véase capítulo 3
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Figura 2.8  Potencia eléctrica normalizada a la salida del
fotodetector en función de la frecuencia de modulación y para
varios valores de potencia óptica a la entrada de la fibra. Las
curvas continuas son los resultados experimentales obtenidos con
el montaje de la figura 2.7, mientras que los símbolos representan
la simulación empleando el split-step Fourier method.
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desplazar el nulo de las curvas hacia frecuencias mayores. El principio se

basa en el chirp de frecuencia inducido por SPM, el cual, al combinarse con

la dispersión cromática de la fibra genera un término de distorsión de signo

opuesto al término convencional debido sólo a dispersión. Este efecto es

similar al de un chirp negativo en el transmisor óptico [Smi97, Pol99],

aunque distribuido a lo largo de la fibra. De este modo, como refleja la ec.

(2.13), por medio de la longitud de la fibra y de la potencia óptica es posible

controlar la influencia de este chirp y, por lo tanto, aumentar el producto

frecuencia-longitud de fibra del enlace óptico.

TABLA II  Frecuencia a −3 dB y ganancia de pico de los 75 km de SSMF en
función de la potencia óptica inyectada a la entrada de la fibra.

potencia óptica
(dBm)

frecuencia –3 dB
(GHz)

ganancia de pico
(dB)

−10 5 0

7 6,2 0,7

10 7,5 2,5

13 9,7 7,3

15 11,3 12,9

18 13,2 25,5

20 12,2 30,4

A modo de comparación, en la tabla II se presenta la frecuencia a –3 dB en

función de la potencia óptica a la entrada de la fibra. Obsérvese que

aumentando la potencia se consigue mejorar la respuesta de la fibra,

aunque existe un valor máximo a partir del cual se producen peores

resultados. Para potencias ópticas superiores a este valor (alrededor de +18

dBm en nuestro caso), las no linealidades de la fibra se convierten entonces

en el principal factor de degradación del sistema por encima de la dispersión

cromática. Otro parámetro interesante es la ganancia que introduce el SPM

sobre la señal que se propaga por la fibra. Este resultado se incluye también

en la tabla II, y se define como el valor de pico de la curva de potencia
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eléctrica normalizada. Por ejemplo, para potencias de +15 dBm se consiguen

recibir casi 13 dB más de potencia eléctrica de la que se debería recibir

considerando únicamente las pérdidas de la fibra. Así pues, en presencia de

no linealidades, la fibra óptica puede actuar como amplificador para

determinadas frecuencias de modulación. En el capítulo 3 se estudiará más

en detalle este fenómeno y se demostrará la transmisión de señales

empleando la técnica SPM.
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El margen dinámico libre de espúreas (SFDR, spurious-free dynamic range)

es un importante parámetro de calidad que es crucial en la determinación de

la utilidad de un enlace analógico en la mayor parte de las aplicaciones. El

SFDR se define como la relación señal a ruido, CNR en nuestro caso, para la

cual el nivel de distorsión de intermodulación coincide con el nivel de ruido

[Gao95]. Por defecto, se toma la distorsión de intermodulación de orden tres

del tipo fd = 2f1 − f2 generada por dos tonos.

2.5.1 Cálculo de la expresión del SFDR

Si consideramos las expresiones (2.31) y (2.40) [Phi91] que determinan la

distorsión armónica de orden 3 generada en una fibra óptica, la distorsión a

la frecuencia fd = 2f1 − f2 puede expresarse como

4
iCTB Km= , (2.50)

donde K es una constante que se calcula a partir de (2.31) y (2.40) con fm =

fd/3. Esta constante viene dada porxi

( )
22

d24
d2

8
GVD 3

4
4
9
















+ϑβπ= f

LfK , (2.51)

( )422
d202

8

SPM 81
4

LfPknK βπ= , (2.52)

dependiendo de si existe sólo dispersión (GVD) o dispersión + no

linealidades (SPM) respectivamente.

De acuerdo con la definición del SFDR, la distorsión (2.50) debe coincidir con

el nivel de ruido del sistema, luego despejando se obtiene

                                           
xi se incluye el product count NCTB = 9 para 2f1 − f2
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( )
1

2
recrec
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i

Noise2 −= K
RPZ

m , (2.53)

siendo Zrec la impedancia de entrada del receptor y Noise la potencia

eléctrica de ruido en dicho punto.

De este modo, el SFDR será igual a la CNR para el índice de modulación

(2.53), es decir

3/1

3/22
recrec

Noise
2)(

CNRSFDR
IM3

−








==

=
K

RPZ
Noise

. (2.54)

A continuación, operando con la ec. (2.54) y particularizándola para el caso

GVD, es posible obtener por primera vez, una expresión del SFDR de la

fibra en dB·Hz2/3 donde se desglosen cada uno de los términosxii:

                                           
xii se ha tomado R = 0,9 y Zrec = 50 Ω
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Figura 2.9  SFDR en función de la frecuencia de trabajo del
sistema y parametrizado para dos valores de ruido RIN: −130 y −
150 dB/Hz. Las líneas de trazos son para una longitud de fibra de
1 km y las continuas para 5 km. En ambos casos se supone una
potencia óptica recibida de 0 dBm y un valor ϑ = 0.



CAPÍTULO 2:  DISTORSIÓN NO LINEAL INTRODUCIDA POR LA FIBRA

94













+





























 ϑ+−− 2,484
6

1log10)HzdBmNoise((dBm)2
3
2

=SFDR
2

d

4
d

2
10rec f

fLP .

(2.55)

En la figura 2.9 se representa el SFDR en función de la frecuencia y para

dos valores de ruido RIN. Las líneas continuas son para una longitud de

fibra de 5 km y las de trazos para 1 km. En general, a frecuencias y

distancias mayores se obtiene un valor de SFDR menor, pues los niveles de

distorsión no lineal son más elevados. Lo mismo ocurre si el ruido del

sistema aumenta. Para una situación sin chirp como la que se supone en la

gráfica, a partir de (2.55) se obtiene que el SFDR es proporcional a fd
−8/3,

luego se produce una disminución de 8 dB cada vez que se duplica la

frecuencia de trabajo del sistema. Por ejemplo, con una frecuencia cercana a

los 28 GHz (LMDS) se puede conseguir un SFDR de 130 dB·Hz2/3 en

distancias inferiores a 1 km.
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Figura 2.10  SFDR en función de la longitud de fibra y
parametrizado para dos valores de ruido RIN: −130 y −150 dB/Hz.
Las líneas de trazos son para una frecuencia de 30 GHz y las
continuas para 60 GHz. En ambos casos se supone una potencia
óptica recibida de 0 dBm y un valor ϑ = 0.
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Por otro lado, las curvas del SFDR en función de la longitud de fibra óptica

se muestran en la figura 2.10, también para dos valores de ruido RIN. Las

líneas de trazos son para una frecuencia de 30 GHz y las continuas para 60

GHz. En este caso, la dependencia del SFDR con la longitud de fibra es del

tipo L−4/3, por lo que duplicar la distancia significa una reducción de 4 dB.

Como ejemplo, en un sistema MBS funcionando a 60 GHz se tendría un

SFDR de 110 dB·Hz2/3 para una longitud de fibra de 10 km y un parámetro

de RIN de −150 dB/Hz.

Conviene resaltar que en todo este análisis no se ha tenido en cuenta las

distorsiones no lineales introducidas por el láser, modulador externo o

amplificadores ópticos [Kuo92], las cuales limitan el margen dinámico que

se puede alcanzar en el enlace óptico. Valores típicos de SFDR empleando

modulación externa se encuentran por encima de los 100 dB·Hz2/3 [Bet90,

Fon94], los cuales pueden incluso mejorarse empleando técnicas de

linealización del modulador [Ala95].
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En esta sección se analizará la distorsión no lineal introducida por la fibra

óptica en sistemas multicanal radio sobre fibra típicos. Todos los resultados

se han obtenido por medio de simulación numérica, empleando el split-step

Fourier method para modelar la propagación por la fibra. Los diferentes

sistemas a analizar serán: CATV, MMDS, LMDS y MVDS.

2.6.1 Sistema CATV

El primer sistema que estudiaremos será un sistema CATV de distribución

de canales de vídeo analógico con modulación AM-VSB. El plan de

frecuencias será idéntico al propuesto en [Des94], donde se consideran 70

subportadoras espaciadas en intervalos de 6 MHz y comenzando en 60 MHz,

es decir, cubriendo la banda 60−474 MHz. Dado que los canales ocupan más
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Figura 2.11  Distorsión de segundo orden en función de la
longitud de fibra para un sistema CATV de 70 canales. El CSO se
ha medido a una frecuencia de 480 MHz. Se muestran resultados
tanto de modulación directa (ϑ = 20 GHz), como empleando un
modulador externo. Las líneas de trazos representan la ec. (2.42) y
la de trazos y puntos la ec. (2.39) para una situación sin pérdidas.
Los parámetros de modulación son: mi = 0,04 y P0 = 40 mW.
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de una octava de frecuencia, la distorsión de segundo orden caerá dentro de

la banda y será la que limite la calidad del sistema. La distorsión suele

medirse por encima del último canal de la banda (fd = 480 MHz), donde en

este caso coincide un armónico de segundo orden (canal 31) y 30 productos

de intermodulación del tipo fi + fj, proporcionando un valor NCSO = 61.

En la figura 2.11 se representan los niveles de CSO en función de la

longitud de fibra y para dos situaciones distintas: modulación directa con un

parámetro de chirp ϑ = 20 GHz y modulación externa. En el primer caso, los

niveles de distorsión son intolerables, pues para una distancia de 5 km el

CSO se encuentra cercano a los −40 dBc. Por otro lado, empleando

modulación externa conseguimos que el efecto predominante sea el del SPM

y podemos alcanzar unos 50 km fijando como límite un valor de CSO de −60

dBc. Téngase en cuenta que en este tipo de sistemas suelen emplearse

potencias ópticas elevadas, del orden de +16 dBm (40 mW) a la entrada de

la fibra. No obstante, es posible reducir aún más los niveles de distorsión
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Figura 2.12  Espectro de la señal multicanal recibida tras 50 km
de fibra óptica dispersiva y no lineal. La potencia eléctrica teórica
de los canales recibidos es de −35,9 dBm. Los parámetros del
sistema son: mi = 0,04, ϑ = 20 GHz, P0 = 40 mW, R = 0,9 y Zrec =
50 Ω.
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empleando técnicas de ecualización que veremos posteriormente, como por

ejemplo OPC. En la misma figura se presentan también los resultados de

Desem [Des94] (líneas de trazos) utilizando la fórmula (2.42) pero sin

emplear amplificadores en el trayecto, y los resultados de Phillips [Phi91]

(línea de trazos y puntos) utilizando la fórmula (2.39) y suponiendo una

situación ideal sin pérdidas. Se observa que la similitud entre teoría y

simulación es muy buena.

En cuanto a la señal recibida, su espectro puede verse en la figura 2.12 para

una longitud de fibra de 50 km. La potencia eléctrica de cada una de las

subportadoras a la salida del fotodetector es de −35,9 dBm sobre una

impedancia de 50 Ω, mientras que el nivel de distorsión se mantiene en

torno a los −30 dBc. Este nivel tan elevado se debe a que se está

considerando una situación con chirp en el transmisor óptico. Por otra parte,
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Figura 2.13  Distorsión de tercer orden en función de la longitud
de fibra para un sistema MMDS con 33 canales. El CTB se ha
medido a una frecuencia de 2,7 GHz. Se muestran resultados
tanto de modulación directa (ϑ = 10 GHz), como empleando un
modulador externo. Las líneas de trazos son para GVD y las
continuas para SPM. Los parámetros de modulación son: mi =
0,04 y P0 = 20 mW.
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las fluctuaciones que se observan en los niveles de distorsión son debidas a

que las subportadoras presentan desfases aleatorios, y por este motivo los

productos de intermodulación no se suman coherentemente. En cualquier

caso, sí que se observa un ligero aumento con la frecuencia.

2.6.2 Sistema MMDS

El plan de frecuencias del sistema consiste en 33 canales espaciados 6 MHz

y cubriendo el rango de frecuencias desde 2,502 hasta 2,694 GHz. En este

caso, la banda ocupa menos de una octava de frecuencia, y por lo tanto la

degradación vendrá determinada por la distorsión de tercer orden: 2f1 − f2  y

f1 ± f2 ± f3.

Para comenzar con el análisis, los niveles de CTB medidos a una frecuencia

de 2,7 GHz se muestran en la figura 2.13. Las líneas de trazos representan

los casos de sólo dispersión (potencia óptica reducida), mientras que las

0 1 2 3 4 5 6
-170

-150

-130

-110

-90

-70

-50

-30

frecuencia (GHz)

P
ot

en
ci

a 
el

éc
tr

ic
a 

re
ci

bi
da

 (
dB

m
)

canales MMDS
(−38,9 dBm)

Figura 2.14  Espectro de la señal multicanal recibida tras 50 km
de fibra óptica dispersiva y no lineal. La potencia eléctrica teórica
de los canales recibidos es de −38,9 dBm. Los parámetros del
sistema son: mi = 0,04, ϑ = 10 GHz, P0 = 20 mW, R = 0,9 y Zrec =
50 Ω.
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contínuas incluyen el efecto del SPM. Con modulación directa (ϑ = 10 GHz)

se obtienen unos 40 dB más de distorsión que empleando modulación

externa, lo cual hace que fijando el límite de −60 dBc debamos restringir la

longitud del enlace a 10 km como máximo. Además, con modulador externo

es posible anular la distorsión para una distancia especifica, pues los efectos

de dispersión y SPM se cancelan debido al distinto signo de los mismos. Este

fenómeno es idéntico al comentado en la figura 2.4 del apartado 2.3.3. Para

los datos de la figura, en torno a los 45 km se consiguen valores de CTB

inferiores a los −100 dBc, y se alcanzan distancias de aproximadamente

unos 90 km.

El espectro de la señal multicanal recibida se puede ver en la figura 2.14

para una longitud de fibra de 50 km y un parámetro de chirp de ϑ = 10 GHz.

En este caso, se han representado valores de frecuencia hasta los 6 GHz, lo

cual permite observar la presencia de productos de intermodulación de
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Figura 2.15  Penalización de potencia en función de la longitud
de fibra óptica para el último canal de la banda (2,694 GHz). Se
muestran resultados tanto de modulación directa (ϑ = 10 GHz),
como empleando un modulador externo (ϑ = 0). Las líneas de
trazos son para GVD y las continuas para SPM. Los parámetros
de modulación son: mi = 0,04 y P0 = 20 mW.
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segundo orden (CSO) a partir de los 5 GHz. El nivel de éstos es muy elevado

y, de no caer fuera de la banda de canales, degradaría considerablemente la

calidad del sistema. La potencia eléctrica teórica recibida es de −38,9 dBm

para cada una de las subportadoras, y el CTB se puede ver que se encuentra

en torno a los −30 dBc.

Como vimos en la sección 2.4, los niveles de potencia de las subportadoras se

ven afectados por la dispersión de la fibra en un fenómeno conocido como

supresión de la portadora, y los sistemas MMDS no son una excepción. Las

curvas de penalización de potencia en función de la longitud de fibra óptica

y para distintas situaciones se muestran en la figura 2.15. En general, la

presencia de chirp en el transmisor óptico produce un efecto beneficioso,

pues el nivel de potencia de las subportadoras recibidas aumenta respecto al

valor teórico como consecuencia de la dispersión de la fibra. Este efecto ya

ha sido comprobado teórica y experimentalmente [Wed94]. Las líneas de
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Figura 2.16  Potencias eléctricas de señal y de intermodulación
(IM3) a la salida del fotodetector en función de la potencia
eléctrica de entrada al modulador óptico. Los parámetros del
sistema son: ϑ = 10 GHz, L = 20 km, R = 0,9, Prec = +3 dBm y RIN
= −150 dB/Hz, los cuales proporcionan un nivel de ruido de −157,2
dBm/Hz y un SFDR de 59,6 dB para un ancho de banda de 6 MHz.
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trazos representan el caso GVD, mientras que las continuas incluyen el

SPM. En el mejor de los casos, para una longitud de fibra de 50 km se

pueden recibir más de 4 dB de potencia respecto al valor teórico de la

subportadora. No obstante, a distancias mayores a las que se observan en la

gráfica se produce un cambio de signo en la pendiente de las curvas y

aparecen puntos en los que se anula la subportadora. En la situación

convencional de GVD y ϑ = 0 se tiene siempre una diminución en los niveles

de las subportadoras.

Por último, en la figura 2.16 se representan las potencias de señal y de

distorsión (IM3) a la salida del fotodetector en función de la potencia

eléctrica de entrada al modulador óptico y tras 20 km de fibra. La pendiente

de la recta del producto de intermodulación es el triple que la de la señal, lo

cual significa que la CIR disminuye progresivamente al aumentar la

potencia eléctrica de modulación, o lo que es lo mismo, el índice de

modulación mi. Para una potencia óptica recibida de +3 dBm se tiene una

densidad espectral de potencia de ruido de −157,2 dBm/Hz, la cual

proporciona un SFDR de 59,6 dB para un ancho de banda de 6 MHz.

2.6.3 Sistema LMDS

Para estudiar la distorsión no lineal en los sistemas LMDS consideraremos

un plan de frecuencias formado por 40 canales espaciados 40 MHz y

extendiéndose desde 27,52 hasta 29,08 GHz. En esta situación, el nivel de

distorsión se medirá para una frecuencia fd = 29,12 GHz situada por encima

de la banda de canales. Dado que la frecuencia de estos sistemas es bastante

elevada (∼ 28 GHz), las distancias de propagación se encontrarán mucho

más limitadas que en los sistemas CATV o MMDS. Por ejemplo, en la figura

2.17 se representa el CTB en función de la longitud de fibra para las dos

situaciones posibles: GVD y SPM. Fijando un valor de −60 dBc se consiguen

distancias de tan sólo 1 km. En general, en presencia de SPM se obtienen

unos mayores niveles de distorsión. Sin embargo, para las longitudes típicas

de trabajo (L < 3 km) los valores son muy similares. Esto es debido a que el

efecto predominante es el de la dispersión de la fibra, pues el SPM necesita

de unas longitudes de fibra algo mayores para que sea significativo. De este
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modo, podemos utilizar potencias ópticas elevadas sin que ello afecte a las

prestaciones del sistema, aunque para las longitudes de fibra típicas no

sería necesario.

El espectro de la señal recibida tras 6 km de fibra óptica se puede ver en la

figura 2.18. La potencia eléctrica teórica de las subportadoras es de −21,3

dBm, sin embargo, se observa que la amplitud de las mismas no es uniforme

a consecuencia de la distorsión no lineal. Para los canales situados a mayor

frecuencia se detecta una mayor potencia eléctrica. En cuanto a los niveles

de distorsión, éstos se mantienen por debajo de los −30 dBc y decrecen al

alejarse de la banda donde están situadas las subportadoras, ya que el

número de productos de intermodulación es cada vez menor.
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Figura 2.17  Distorsión de tercer orden en función de la longitud
de fibra para un sistema LMDS de 40 canales. El CTB se ha
medido a una frecuencia de 29,12 GHz. Las líneas de trazos son
para GVD y las continuas para SPM. Los parámetros de
modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 (modulación externa) y P0 = 20
mW.
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Figura 2.18  Espectro de la señal multicanal recibida tras 6 km
de fibra óptica dispersiva y no lineal. La potencia eléctrica teórica
de los canales recibidos es de −21,3 dBm. Los parámetros del
sistema son: mi = 0,04, ϑ = 0, P0 = 20 mW, R = 0,9 y Zrec = 50 Ω.
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Figura 2.19  Penalización de potencia en función de la longitud
de fibra óptica para el último canal de la banda (29,08 GHz). Las
líneas de trazos son para GVD y las continuas para SPM. Los
parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 y P0 = 20 mW.
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Un resultado interesante lo constituye la penalización de potencia de las

subportadoras. En particular, en la figura 2.19 aparece la penalización de

potencia en función de la longitud de fibra para la subportadora situada a

29,08 GHz. Al igual que se pudo ver en la figura 2.5, el efecto del SPM se

refleja en un ligero desplazamiento de los notch de las curvas hacia

longitudes de fibra mayores. Aquí también, a diferencia de los sistemas

CATV y MMDS se produce una rápida caída en las amplitudes de las

subportadoras que limita considerablemente las distancias alcanzables. Por

ejemplo, para los 3 km se tienen prácticamente 5 dB de penalización de

potencia. De todos modos, es posible aprovechar el comportamiento periódico

de las lobulaciones de una forma beneficiosa. Si representamos la

penalización de potencia en función de las frecuencias de la banda donde

están situados los canales y parametrizándola con la longitud de fibra, es

posible colocar las subportadoras dentro de alguno de estos lóbulos. Esto

mismo es lo que se realiza en [Par96, Par97a] y se muestra en la figura 2.20

para nuestro sistema en particular. Fijando una penalización de potencia
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Figura 2.20  Penalización de potencia inducida por la fibra óptica
en función de la frecuencia del sistema LMDS para varios valores
de longitud de fibra. Estas longitudes se han escogido de tal forma
que aparezca un máximo en el centro de la banda de canales. Los
parámetros de modulación son idénticos a los de la figura
anterior.



CAPÍTULO 2:  DISTORSIÓN NO LINEAL INTRODUCIDA POR LA FIBRA

106

inferior a 1 dB se pueden alcanzar distancias de transmisión de hasta 20

km, las cuales son muy superiores a las que se deducían de la figura 2.19.

Además, para 67,5 km de fibra se tiene un ancho de banda a −3 dB de unos

800 MHz que es suficiente para transmitir un buen número de canales. No

obstante, el principal problema lo constituye la precisión con la que debe

calcularse la longitud de fibra del enlace, pues la curva de penalización debe

tener su máximo lo más próximo al centro de la banda de canales a

transmitir. Posteriormente, los canales situados en los extremos de la banda

serán los que limiten la máxima distancia alcanzable.

Por último, en la figura 2.21 se pueden ver los niveles de potencia eléctrica

de señal y de intermodulación a la salida del fotodetector en función de la

potencia eléctrica de entrada al modulador externo. Para este sistema se

tiene un SFDR de 57,9 dB para un ancho de banda de 40 MHz. Este valor es

mejor que el del sistema MMDS teniendo en cuenta que el ancho de banda
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Figura 2.21  Potencias eléctricas de señal y de intermodulación
(IM3) a la salida del fotodetector en función de la potencia
eléctrica de entrada al modulador óptico. Los parámetros del
sistema son: ϑ = 0, L = 2 km, R = 0,9, Prec = +3 dBm y RIN = −150
dB/Hz, los cuales proporcionan un nivel de ruido de −157,2
dBm/Hz y un SFDR de 57,9 dB para un ancho de banda de 40
MHz.
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es superior, sin embargo, aquí se considera una longitud de fibra de tan sólo

2 km. La potencia óptica recibida se está manteniendo constante en todos

los sistemas (+3 dBm) para evitar que, al realizar comparaciones entre los

mismos, influya el ruido del sistema sobre el valor final de SFDR.

2.6.4 Sistema MVDS

En este sistema se supondrá una canalización que abarca desde 40,8 hasta

41,67 GHz y que está formada por 30 canales de vídeo con modulación FM

en intervalos de 30 MHz. La distorsión no lineal vendrá determinada por el

CTB, el cual se representa en la figura 2.22 para una frecuencia de 41,7

GHz. Como se puede ver, los niveles de distorsión son más elevados que en

cualquiera de los sistemas anteriores, por lo que las distancias que se

alcanzan en estos sistemas se encuentran bastantes limitadas (∼ 1 km).

Para estas longitudes de fibra no es demasiado importante el efecto Kerr,
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Figura 2.22  Distorsión de tercer orden en función de la longitud
de fibra para un sistema MVDS de 30 canales. El CTB se ha
medido a una frecuencia de 41,7 GHz. Las líneas de trazos son
para GVD y las continuas para SPM. Los parámetros de
modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 (modulación externa) y P0 = 20
mW.
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siendo el CTB prácticamente independiente de la potencia óptica. Esto

mismo se desprende de la figura, pues las curvas para GVD y SPM aparecen

superpuestas. En este sentido se comporta igual que el sistema LMDS.

En cuanto a la señal recibida, ésta tiene un espectro que se puede ver en la

figura 2.23. El nivel de potencia eléctrica a la salida del fotodetector es de −
20,1 dBm. Esta potencia tan elevada se debe a que estamos suponiendo una

potencia óptica a la entrada de la fibra de +13 dBm, pues interesa medir la

distorsión producida por SPM. La distorsión se encuentra en torno a los −50

dBc y decrece progresivamente al alejarnos de la banda de canales en la

misma proporción que lo hace el número de productos de intermodulación.

No obstante, aquí se puede apreciar también la presencia de productos de

intermodulación de orden 5, 7, 9, etc., ya que los de tercer orden ocupan sólo

la banda 39,93−42,54 GHz. En general, los términos de distorsión presentes

en la gráfica son del tipo mf1 − nf2, con  m = n + 1  y  m + n = orden de la

distorsión. La caída se debe al aumento del orden y disminución del número

de productos de intermodulación. Volviendo a la figura 2.18 del espectro del
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Figura 2.23  Espectro de la señal multicanal recibida tras 3 km
de fibra óptica dispersiva y no lineal. La potencia eléctrica teórica
de los canales recibidos es de −20,1 dBm. Los parámetros del
sistema son: mi = 0,04, ϑ = 0, P0 = 20 mW, R = 0,9 y Zrec = 50 Ω.
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sistema LMDS, en la misma se aprecia también este fenómeno. Conviene

recalcar que en estas figuras sólo se representa la señal y su distorsión, no

incluyendo en ningún caso el ruido presente a la salida del fotodetector. En

este último caso, a partir de una determinada frecuencia a ambos lados de la

banda de canales el espectro sería aproximadamente plano (ruido blanco).

Las curvas de penalización de potencia para GVD y SPM se representan en

la figura 2.24. También en este caso son muy similares a las del sistema

LMDS, si bien las distancias alcanzables son ligeramente menores. Para tan

sólo 1 km de fibra se producen ya penalizaciones en torno a los 3 dB. La

única forma de contrarrestar este efecto es con técnicas de ecualización de

distorsión no lineal o empleando métodos como el comentado en el apartado

anterior para el sistema LMDS.

Para terminar, en la figura 2.25 se muestran las potencias eléctricas de

señal y de intermodulación a la salida del fotodetector en función de la
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Figura 2.24  Penalización de potencia en función de la longitud
de fibra óptica para el último canal de la banda (41,67 GHz). Las
líneas de trazos son para GVD y las continuas para SPM. Los
parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 y P0 = 20 mW.
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potencia eléctrica de entrada al modulador externo. Para este sistema el

SFDR es de 58,6 dB sobre 30 MHz de ancho de banda, muy similar al del

sistema LMDS. La longitud de fibra considerada es de 1 km y la potencia

óptica recibida de +3 dBm.

2.6.5 Comparación entre sistemas

En los apartados anteriores se ha realizado un estudio de simulación

relativo a la distorsión no lineal introducida por la fibra óptica en sistemas

de comunicaciones ópticas radio-fibra. A continuación, se recogerán algunos

de los resultados para resumir en una serie de gráficas comparativas las

prestaciones que se pueden alcanzar con cada uno de estos sistemas.

Para comenzar, en la figura 2.26(a) se compara la CIR de cada uno de los

sistemas. Todas las curvas han sido obtenidas con modulación externa y
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Figura 2.25  Potencias eléctricas de señal y de intermodulación
(IM3) a la salida del fotodetector en función de la potencia
eléctrica de entrada al modulador óptico. Los parámetros del
sistema son: ϑ = 0, L = 1 km, R = 0,9, Prec = +3 dBm y RIN = −150
dB/Hz, los cuales proporcionan un nivel de ruido de −157,2
dBm/Hz y un SFDR de 58,6 dB para un ancho de banda de 30
MHz.
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niveles de potencia elevados, por lo que el factor limitante es el SPM. En el

caso del sistema CATV, este parámetro viene determinado por el nivel de

CSO, mientras que en los sistemas MMDS, LMDS y MVDS afecta

únicamente el CTB, pues la banda de canales ocupa menos de una octava de

frecuencia. Como se aprecia en la gráfica, el sistema MMDS es el más

favorable desde el punto de vista de la CIR, mientras que los sistemas

LMDS y MVDS son los que se encuentran más limitados debido a las

elevadas frecuencias a las que trabajan. El sistema CATV posee unas

prestaciones intermedias entre ambos. A pesar de que utiliza frecuencias en

la banda de UHF, los niveles de distorsión son más elevados que en el

sistema MMDS a consecuencia del CSO y del mayor número de canales.

Los resultados de penalización de potencia introducida por la fibra óptica se

resumen en la figura 2.26(b). Las curvas de trazos son para GVD y las

continuas incluyen el SPM. Para 20 km de fibra no se aprecia penalización

en el sistema MMDS. En cambio, los sistemas LMDS y MVDS se

encuentran bastante limitados, aunque todavía es posible escoger

cuidadosamente la longitud del enlace para evitar este efecto.

Por último, en la tabla III se proporcionan valores del SFDR para cada uno

de los sistemas. Obsérvese que en estos resultados no se incluye el sistema

CATV. Esto es debido a que en la definición del SFDR se utiliza la distorsión

de tercer orden (producto de intermodulación 2f1 − f2), mientras que en este

sistema predomina el CSO y los resultados no serían reales. Para este caso

se podría utilizar una definición similar pero tomando el producto de

intermodulación f1 + f2. Los valores de la tabla se han obtenido a partir de la

ec. (2.55), y por lo tanto suponen la presencia de dispersión cromática

únicamente.
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Figura 2.26  Comparación entre los distintos sistemas: (a) CIR en
función de la longitud de fibra, y (b) penalización de potencia en
función de la longitud de fibra para GVD (trazos) y SPM
(continuas). Se considera modulación externa en todos los casos.
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TABLA III  Valores de SFDR en dB·Hz2/3 para cada uno de los sistemas en función
de la longitud de fibra y para dos valores de ruido RIN. En todos los casos se
supone una potencia óptica recibida de +3 dBm.

RIN = −150 dB/Hz RIN = −130 dB/Hz

Sistema 1 km 2 km 20 km 1 km 2 km 20 km

MMDS 122,17 118,16 104,82 109,31 105,29 91,96

LMDS 112,59 108,58 − 99,73 95,72 −

MVDS 108,43 − − 95,57 − −
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La dipersión cromática se ha demostrado como un efecto perjudicial para la

propagación de señales sobre SMFs. De entre las distintas técnicas

propuestas para reducir sus efectos, destacan la modulación óptica en banda

lateral única (OSSB, optical single-sideband) [Smi97a, Par97] o las redes de

difracción sobre fibra ópticaxiii [Oue87, Mar97a]. En esta sección, se

abordará un estudio comparativo de ambas técnicas en lo relativo a

compensación de distorsión no lineal. Otra técnica como la de inversión

espectral se tratará en detalle en el capítulo 4.

2.7.1 Estudio de distorsión no lineal en la modulación SSB

La modulación óptica SSB es una técnica tolerante a la dispersión que ha

sido demostrada con múltiples experimentos de transmisión [Par97,

Smi97b]. El nombre de “tolerante” viene del hecho que no compensa

realmente la dispersión cromática como lo haría una DCF (dispersion

                                           
xiii en realidad, se trata de redes de difracción con chirp (CFGs, chirped fiber gratings)
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Figura 2.27  Función de transferencia de 50 km de SSMF lineal
con modulaciones DSB y SSB.
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compensating fiber) o un CFG, sino que introduce un chirp sobre la señal

modulada que evita el fenómeno de supresión de la portadora generado por

la dispersión de la fibra. En la figura 2.27 se representa la respuesta en

frecuencia de 50 km de fibra con modulaciones SSB o DSB (double-sideband)

convencional. Como se puede ver, con modulación DSB aparecen los ya

conocidos nulos de transmisión que limitan la frecuencia o longitud de fibra

máximas del sistema, mientras que con modulación SSB desaparecen

completamente. Se puede demostrar que con una modulación SSB ideal y

sin considerar el SPM de la fibra, la respuesta del sistema es independiente

de la frecuenciaxiv. Sin embargo, esto no significa que la técnica SSB

compense la dispersión cromática, como se verá a continuación.

En la figura 2.28 aparecen los niveles de CSO y CTB a la salida del

fotodetector en función de la frecuencia de modulación para un enlace de

fibra de 50 km de longitud. La señal modulada se ha obtenido por medio de

un modulador Mach-Zehnder (MZM) polarizado en lineal con dos

configuraciones distintas: DSB y SSB (apéndice I). Las curvas continuas son

para una potencia eléctrica de modulación de +3 dBm y las de trazos para

+9 dBm. Como es lógico, en el segundo caso se obtiene mayor distorsión

porque el MZM también contribuye a los niveles de CSO y CTB como

consecuencia de su respuesta no lineal. Lo realmente importante que se

deduce de las gráficas es que la modulación SSB no compensa la dispersión

cromática de la fibra, ya que si fuera así, los niveles de distorsión deberían

disminuir con respecto a la modulación DSB. Además, en general los niveles

de distorsión con modulación SSB son superiores. En particular, a

frecuencias bajas el CSO con modulación SSB es claramente superior.

Fijando un límite de −60 dBc y con una potencia de modulación de +9 dBm,

se obtiene una frecuencia de modulación máxima de 2,5 GHz para SSB

frente a 4 GHz con DSB. En el caso del CTB de la figura 2.28(b), aunque se

obtienen mejores resultados para frecuencias bajas, estos no son nada

significativos y además con SSB se eliminan todos los nulos de distorsión de

la respuesta.

                                           
xiv véase apéndice I
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Figura 2.28  Distorsiones armónicas de (a) segundo y (b) tercer
orden en función de la frecuencia de modulación para una
longitud de fibra de 50 km. La señal modulada se ha obtenido por
medio de un MZM trabajando en una configuración DSB (φ1 = 0, φ2

= π) o SSB (φ1 = 0, φ2 = π/2). Las curvas continuas son para una
potencia eléctrica de modulación de +3 dBm y las de trazos para
+9 dBm. Otros parámetros: Zin = 50 Ω y Vπ = 9 V.
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Estos mismos resultados en función de la distancia se presentan en la figura

2.29 para una frecuencia de modulación de 2 GHz. Debido a la frecuencia

utilizada, se obtiene un mayor nivel de CSO y uno menor de CTB con

modulación SSB. No obstante, el SPM de la fibra aumenta los niveles de

distorsión y hace que en el caso del CSO se igualen y el CTB con modulación

SSB supere al obtenido con modulación DSB para distancias cercanas a los

100 km. En cualquier caso, se demuestra que la modulación SSB no

compensa la distorsión no lineal generada por la dispersión cromática y el

SPM de la fibra óptica.

2.7.2 Breve introducción a las redes de difracción sobre fibra óptica

Los CFGs se han demostrado como efectivos compensadores de dispersión en

sistemas de comunicaciones ópticas de gran distancia y velocidad [Loh96].

El éxito con respecto a otros métodos de compensación se debe a que se trata
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óptica. Las curvas de trazos son para γ = 0 y las continuas con SPM. Los
parámetros son idénticos a los de la figura anterior.
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de dispositivos compactos, pasivos pero con bajas pérdidas, insensibles a la

polarización y relativamente fáciles de fabricar [Oue87, Hil94].

La idea de compensación de dispersión se basa en variar la frecuencia de

resonancia a lo largo del dispositivo por medio de un chirp en el índice de

refracción, de tal forma que diferentes frecuencias se reflejan en distintos

puntos y con distintos retardos experimentados. Esto proporciona

dispersiones positivas o negativas, dependiendo del signo de la constante de

chirp. El esquema utilizado se muestra en la figura 2.30. Tras el enlace de

fibra óptica y previo a la fotodetección se coloca un CFG, donde las señales

incidente y reflejada se separan por medio de un circulador. La señal

incidente es la que proviene del enlace de fibra y que ha sufrido los efectos

de la dispersión cromática. La señal reflejada es la de salida del CFG, que

tras la ecualización será fotodetectada. Existen variantes en las cuales se

intercambian las posiciones del CFG y de la fibra óptica, o el CFG se coloca

en el propio trayecto.

Suponiendo un modelo idealizado con chirp lineal, el retardo de grupo, τ,

experimentado por la señal al atravesar el CFG cumple [Gil97]

CFG
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Figura 2.30  Diagrama de bloques de un sistema con compen-
sación de dispersión mediante CFG.
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donde C es la constante de chirp en nm/m. De este modo, la condición para

compensar dispersión vendrá impuesta por DCFG = DL, obteniéndose una

constante de chirp:

cDL
n

C 02= . (2.57)

Además, el CFG debe tener la suficiente longitud para asegurar que todo el

espectro de la señal, ∆λS, es acomodado en el interior del dispositivo. Esta

condición se expresa por medio de

C
L S

CFG

λ∆> . (2.58)

Por ejemplo, un CFG de 5 cm con un chirp de 0,06 nm/cm puede compensar

la dispersión cromática de una señal a 1550 nm, con un ancho de banda de

0,3 nm y que atraviesa 100 km de SSMF.

No obstante, este análisis ha sido muy simplificado, ya que no se ha tenido

en cuenta la apodización que presenta el CFG para reducir el rizado del

retardo de grupo como consecuencia de reflexiones en los extremos, y que

conduce a una disminución del ancho de banda. Aun así, todavía

permanecen fluctuaciones en la reflectividad y retardo del grupo del

dispositivo que habrá que caracterizar. La mayoría de estas fluctuaciones se

deben a variaciones estocásticas como consecuencia de un proceso de

fabricación imperfecto.

La respuesta de un CFG viene dada por la función compleja R = |R|exp(jθ),

donde la reflectividad y el retardo en función de la longitud de onda vienen

dados por [Enn98]
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siendo r1 y b1 las amplitudes de las modulaciones y p el período. Los

coeficientes a1 y a2 dependen de la dispersión total del enlace.

Si integramos a continuación el retardo, se obtiene la expresión de la fase

[Enn98]
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donde c0 es la constante de integración inicial. La simplificación es posible

realizarla debido a que el ancho de banda del CFG es despreciable frente a

la longitud de onda de trabajo, λ0.

En la figura 2.31 se representan las respuestas de amplitud y de retardo

medidas en el laboratorio de un CFG típico preparado para compensar 50
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Figura 2.31  Reflectividad y retardo de grupo en función de la
longitud de onda de un CFG. ancho de banda: 4 nm; dispersión:
850 ps/nm.
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km de SSMF. Este dispositivo se caracteriza por un ancho de banda de 4 nm

@ 1550 nm y una dispersión de aproximadamente 850 ps/nm. Obsérvese el

rizado característico que presenta el retardo de grupo y que limita los

resultados de ecualización.

2.7.3 Comparación de las técnicas SSB y CFG

A continuación se realizará un estudio comparativo de la técnica SSB frente

al uso de CFG para compensar la distorsión no lineal que aparece en

sistemas multicanal radio sobre fibra óptica. Los CFGs ya han sido

propuestos para compensar la distorsión inducida por la dispersión de la

fibra en sistemas multicanal radio sobre fibra [Mar97b, Pas97]. Sin

embargo, hasta el momento no se había realizado un estudio de la técnica

SSB.

El objetivo de las simulaciones es medir la distorsión no lineal a la salida

del fotorreceptor para tres técnicas diferentes de transmisión: modulación

DSB convencional, modulación SSB y modulación DSB con CFG. El

diagrama de bloques del sistema considerado se muestra en la figura 2.32.

láser

CFG

fotodiodo

90º/180ºφ

SSMF

MZ-EOM

L = 23,8 km

70 ch. AM-VSB
matriz LMDS

CTB

Figura 2.32  Diagrama de bloques de un sistema de distribución
óptica de señales CATV subidas en frecuencia a la banda LMDS.
Este sistema se utilizará para comparar las técnicas DSB, SSB y
CFG en lo relativo a distorsión no lineal en sistemas multicanal a
frecuencias milimétricas.
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La salida de un diodo láser operando a 1549 nm es modulada por medio de

un modulador electroóptico Mach-Zehnder (MZ-EOM) dual-drive polarizado

en cuadratura (QB) para operación lineal. La señal eléctrica moduladora,

compuesta por 70 subportadoras equiespaciadas (∆f = 6 MHz) cubriendo la

banda 27,558−27,972 GHz, alimenta los dos electrodos del MZ-EOM con un

desfase diferente entre ellos dependiendo del esquema de modulación: φ =

90º para modulación SSB o φ = 180º para modulación DSB. La salida del

MZ-EOM se transmite a través de una SSMF de longitud L = 23,8 km en la

cual se desprecian los efectos no lineales. En caso de ecualizar la dispersión

cromática de la fibra por medio de un CFG, éste se coloca previo a la

fotodetección.

Centrándonos en el CTB generado por la dispersión de la fibra, se consideró

un modulador ideal linealizado en todas las simulaciones. Los campos

ópticos para las modulaciones DSB y SSB a la salida de un MZ-EOM ideal

linealizado sonxv:
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donde fk y φk son respectivamente la frecuencia y la fase de cada una de las

M = 70 subportadoras eléctricas. Se suponen fases aleatorias para cada una

de las subportadoras y mi << 1.

Para estudiar el impacto de las características no ideales del CFG sobre los

resultados de ecualización de distorsión no lineal se abordarán dos estudios

distintos. En el primero, se considerará el modelo teórico del CFG con rizado

en las respuestas de reflectividad y retardo de grupo de acuerdo con las

ecuaciones (2.59)−(2.60). El caso sin rizado sería equivalente a emplear una



2.7  TÉCNICAS DE COMPENSACIÓN DE DISPERSIÓN

123

DCF. El valor DCFG se selecciona para compensar un cierto porcentaje de la

dispersión total introducida por el enlace de fibra. En cuanto al segundo, se

tomará la respuesta experimental del CFG de la figura 2.31. Dado que este

CFG se ha fabricado para compensar 50 km de SSMF, la respuesta del

retardo de grupo será ponderada para compensar la dispersión cromática de

una determinada longitud de fibra óptica.

El CTB inducido por la dispersión de la fibra a la salida del fotorreceptor en

cada canal del plan de frecuencias LMDS se representa en la figura 2.33

para las tres técnicas. El CSO no se ha considerado debido a que la banda de

canales ocupa menos de una octava de frecuencia. La longitud de fibra se ha

tomado 23,8 km, ya que para un parámetro de dispersión de 17 ps/(km·nm)

se produce un nulo de transmisión en mitad de la banda de canales. En la

figura 2.33 se observa que, empleando la técnica de modulación DSB

(puntos negros), los niveles de distorsión son claramente superiores a −50

                                                                                                                               
xv véase apéndice I
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Figura 2.33  CTB en cada canal de la banda para las tres
técnicas: DSB (puntos negros), SSB (puntos blancos), CFG teórico
(cuadrados blancos) y CFG experimental (triángulos negros). El
índice de modulación de los canales es del 4%.
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dBc. Los estándares CATV fijan un umbral de percepción del CTB en torno

a −57 dBc [Tho95 (cap. 8)]. Como se ha mencionado con anterioridad, el

fenómeno de supresión de la portadora puede evitarse por medio de la

modulación SSB [Smi97a] o el uso de CFGs [Mar97a], por lo que se puede

suprimir el nulo que aparece en mitad de la banda de canales. Sin embargo,

el CTB inducido por la dispersión de la fibra no puede compensarse por

medio de la modulación SSB (puntos blancos), como se muestra en la figura

2.33. Esto se debe al chirp introducido por el transmisor óptico SSB de (2.63)

que es útil para compensar la supresión de la portadora pero que, de hecho,

aumenta el nivel de distorsión con respecto a la modulación DSB

convencional. Utilizando un CFG, no obstante, sí que es posible reducir

significativamente los niveles de distorsión y cumplir los requerimientos de

las señales AM-VSB. Con este objetivo, se han simulado los resultados para

los dos modelos de CFG considerados. En el modelo teórico (cuadrados

blancos), el CFG se ha seleccionado para compensar el 98 % de la dispersión

cromática de la fibra, es decir, DCFG = 0,98·DL = 396,51 ps/nm. En un

principio, se ha supuesto un CFG ideal sin rizado (DCF). En cuanto al

modelo experimental (triángulos negros), el retardo de grupo medido se ha

ponderado por un factor 23,8/50.

La dependencia del CTB para el canal 26 de la banda con la longitud de

fibra se representa en la figura 2.34 también para las tres técnicas. El

comportamiento para las modulaciones DSB y SSB es prácticamente el

mismo, aunque los niveles de distorsión son ligeramente superiores en el

caso SSB. A partir de una cierta longitud de fibra (sobre 7 km), aparecen los

típicos lóbulos en la distorsión. Empleando un CFG, se observa que estos

lóbulos pueden suprimirse junto con una reducción significativa del CTB

para distancias cortas. No obstante, cada modelo de CFG proporciona

resultados diferentes. El modelo teórico compensa el 98 % de la dispersión

total del enlace y es el que produce los mejores resultados. El modelo

experimental considera el rizado medido en las respuestas de reflectividad y

retardo de grupo del CFG. Para una longitud de fibra de 23,8 km, la

reducción en el CTB es aproximadamente de 25 dB para ambos modelos de

CFG.
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El CTB para el canal 26 de la banda en función del porcentaje de dispersión

ecualizado con el CFG se muestra en la figura 2.35. Dado que el método de

compensación de dispersión basado en CFG depende de la longitud de fibra,

en la figura se observa que la distorsión es muy sensible frente a variaciones

en el valor de DCFG. Este aspecto debe tenerse en cuenta en sistemas reales,

donde suelen modificarse los enlaces de fibra para operaciones de

mantenimiento. De hecho, ésta es la principal limitación de la técnica que

obliga a un diseño cuidadoso del CFG y de los tramos de fibra.

Por último, se estudiarán los efectos del rizado en la respuesta del CFG

sobre los resultados de ecualización. La figura 2.36 representa el nivel de

CTB ecualizado en función del período de modulación del rizado del retardo

de grupo para una amplitud b1 = 30 ps. Inicialmente, se ha supuesto que no

existe rizado en la reflectividad. Se observa que el CTB ecualizado oscila

muy rápidamente para períodos de modulación pequeños con una

envolvente que presenta un máximo para p = 80 pm (10 GHz @ 1549 nm).

Para valores mayores del período de modulación, el CTB comienza a
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Figura 2.36  CTB ecualizado para el canal 26 en función del período de
modulación del rizado del CFG. Otros parámetros: b1 = 30 ps y r1 = 0.
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decrecer. Esto se debe al aplanamiento del rizado como consecuencia de

grandes períodos de modulación. De este modo, el efecto del rizado supone

simplemente una ligera desviación de la pendiente del retardo de grupo.

Durante las simulaciones se comprobó que mayores amplitudes de

modulación producen peores resultados, como es lógico. Además, el rizado de

amplitud fija un límite en el nivel de CTB que puede ser ecualizado. Por

ejemplo, para p = 8 pm (1 GHz @ 1549 nm) y un límite típico de CTB de −60

dBc, se obtiene un valor máximo de b1 = 40 ps y un rizado máximo en la

reflectividad de ±2,5 dB.
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En este capítulo se ha analizado en profundidad la problemática de la

distorsión no lineal introducida por la fibra óptica en sistemas multicanal

radio sobre fibra. Esta es debida principalmente a dos factores: por una

parte la dispersión cromática, y por otra el SPM como consecuencia de las no

linealidades. Para obtener los resultados de simulación del capítulo se ha

utilizado el algoritmo del split-step Fourier method, el cual proporciona muy

buenos resultados con la suficiente velocidad y permite tratar el problema

del efecto conjunto GVD + SPM. Los resultados teóricos de propagación de

señales de RF sobre fibras ópticas dispersivas y no lineales se describen en

el apéndice I, donde se presenta una expresión de la función de

transferencia de la fibra a partir de las funciones de conversión fase-

intensidad. Las principales conclusiones y resultados obtenidos se comentan

a continuación:

• Se han obtenido resultados de CSO, CTB y penalización de potencia

inducidos por la fibra en sistemas multicanal típicos: CATV, MMDS,

LMDS y MVDS. Debido a la modulación AM−VSB típica de los sistemas

CATV o MMDS, éstos sistemas se encuentran principalmente limitados

por la distorsión. Fijando un valor límite típico de −60 dBc, se obtienen

unas longitudes de enlace de 50 km para el sistema CATV y de 10 km

para el sistema MMDS. Considerando modulación externa, el SPM

contribuye de forma significativa a los niveles de CSO y CTB como

consecuencia de las potencias ópticas de estos sistemas (+13 dBm). Sin

embargo, el efecto del chirp del transmisor óptico supera claramente al

del SPM en el caso de modulación directa. En el caso de los sistemas

LMDS y MVDS, la principal limitación viene impuesta por la

penalización de potencia como consecuencia del efecto de supresión de la

portadora debido a las altas frecuencias de modulación: 28−40 GHz. El

efecto del SPM se manifiesta simplemente en un ligero desplazamiento de

las curvas de penalización de potencia. Debido en parte a la modulación

externa, y a los esquemas de modulación empleados, los niveles de CTB

no suponen prácticamente ninguna limitación en estos sistemas (CTB < −
40 dBc). Las longitudes típicas que se obtienen son de 2 km para el
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sistema LMDS y de 1 km para MVDS. Así pues, queda claro que es

necesaria alguna técnica de ecualización del efecto de supresión de la

portadora para extender el alcance de estos sistemas. Debemos indicar

que el análisis de la distorsión no lineal introducida por la fibra en

sistemas multicanal a frecuencias milimétricas constituye una aportación

original del autor.

• Se ha derivado una expresión teórica del SFDR para enlaces ópticos

dispersivos (ec. (2.55)) a partir de las expresiones teóricas de distorsión

armónica de [Phi91]. Mediante esta expresión, se ha observado que los

resultados de margen dinámico de la fibra óptica no suponen gran

limitación en sistemas ópticos multicanal típicos, ya que se obtienen

valores superiores a los 100 dB·Hz2/3. En este caso, el margen dinámico

del enlace viene limitado típicamente por las prestaciones del modulador

óptico, el cual debe ser extremadamente lineal.

• La respuesta en frecuencia de una SSMF para niveles altos de potencia

óptica inyectados a la entrada de la misma se ha medido

experimentalmente. En especial, se ha demostrado que el chirp inducido

por el SPM de la fibra produce un alejamiento de los nulos de la

respuesta, mejorando el ancho de banda del sistema. Estos resultados se

han publicado en [Ram98], aunque en el capítulo 3 se realizará un

estudio más completo junto con resultados de transmisión de datos.

• Se han obtenido resultados de ecualización de distorsión no lineal

comparando la técnica SSB frente al uso de CFGs. Se ha demostrado que

la técnica SSB no es válida para compensar la distorsión no lineal

inducida por la dispersión de la fibra en sistemas ópticos multicanal

LMDS como consecuencia del chirp generado en el transmisor óptico por

la propia modulación SSB. El CFG, sin embargo, sí que reduce los niveles

de distorsión (~ 25 dB), aunque existe una limitación impuesta por el

rizado de las respuestas de reflectividad y retardo de grupo del

dispositivo. Esta contribución ha sido publicada en [Ram99a].
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Aplicación del SPM inducido
por la fibra óptica para
reducir los efectos de la
dispersión cromática

3. Aplicación del SPM para reducir dispersión
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Los sistemas de comunicaciones radio sobre fibra operando a 1550 nm se

benefician de las bajas pérdidas de la SSMF y del uso de los amplificadores

ópticos EDFA para conseguir transparencia a las señales de RF. No

obstante, las SSMFs presentan valores de dispersión cromática

considerables a estas longitudes de onda además de diversos efectos no

lineales. La respuesta de una fibra óptica bajo propagación dispersiva ha

sido analizada en profundidad [Mes84, Wan92], observándose un fenómeno

de desvanecimiento de la potencia eléctrica de RF recibida a la salida del

fotodetector [Sch95]. Este desvanecimiento se produce de forma periódica

con la variación de la frecuencia de modulación o la longitud de fibra óptica
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y se conoce con el nombre de efecto de supresión de la portadora. Su

explicación se debe al diferente desfase que introduce la dispersión

cromática sobre cada una de las bandas de modulación de la señal óptica, lo

cual conduce a una cancelación de ambas al realizar la fotodetección para

ciertas frecuencias o longitudes de fibra. Previamente se han demostrado

diversas técnicas para compensar este efecto, tales como la modulación

óptica en banda lateral única [Smi97a], el uso de fibras compensadoras de

dispersión [Ibr93] o redes de difracción sobre fibra óptica [Mar97a], técnicas

de modulación con portadora suprimida [Fus97] o inversión espectral

[Ram99]. Sin embargo, una técnica muy simple consiste en utilizar un

transmisor óptico de gran potencia para inducir efectos no lineales, tales

como SPM, en el enlace de fibra [Ram98]. El chirp inducido por el SPM de la

fibra durante la propagación conduce a un aumento del producto ancho de

banda−longitud de fibra del sistema. Su efecto es similar al producido por

los transmisores ópticos con chirp negativo [Smi97, Pol99], de tal forma que

se produce un alejamiento de los nulos de transmisión de la función de

transferencia del sistema al aumentar la potencia óptica inyectada a la

entrada de la fibra. En [Ram98, Car99a] se proporcionan resultados

experimentales y de simulación de la respuesta de la fibra con dispersión y

SPM en sistemas de comunicaciones ópticas analógicos. No obstante,

todavía no se ha obtenido una expresión teórica cerrada para caracterizar la

propagación de señales en sistemas radio sobre fibra con potencias ópticas

no despreciables.

En la sección 3.2 de este capítulo se calculan, por primera vez, expresiones

teóricas para modelar la propagación de señales de modulación a través de

SSMFs dispersivas y no lineales en sistemas analógicos MI−DD resolviendo

la ecuación de Schrödinger no lineal con pérdidas. Aunque previamente se

han obtenido soluciones de esta ecuación para modelar el fenómeno no lineal

de ganancia paramétrica [Kar95, Car97], estos resultados se han aplicado

principalmente al análisis del ruido de intensidad y son de difícil

particularización para sistemas ópticos analógicos. Recientemente, se ha

publicado un completo análisis teórico que describe la propagación de las

componentes en fase y cuadratura de la modulación a través de SMFs sin

pérdidas para modelar el desvanecimiento de señal producido por el efecto
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conjunto de dispersión y SPM [Sot99a]. En nuestro caso, obtendremos

expresiones teóricas basadas en funciones de Bessel de orden imaginario

puro para modelar la propagación a través de fibras dispersivas y no

lineales, incluyendo pérdidas, en sistemas radio sobre fibra con diferentes

formatos de modulación. Posteriormente, a partir de estas expresiones

calcularemos la función de transferencia de la SSMF bajo los efectos de

dispersión cromática y SPM. En la sección 3.3 se presentan medidas

experimentales de esta función de transferencia para distintas potencias

ópticas a la entrada de la fibra. A partir de estos resultados, se calculará la

influencia del SPM sobre diversos parámetros de la respuesta: ancho de

banda, ganancia de pico, etc. Por último, en la sección 3.4 se calcula un

modelo del chirp inducido por SPM y se analiza su aplicación para reducir la

penalización de potencia debida a la dispersión cromática, lo que se conoce

como técnica SPM. Asimismo, se demuestra la transmisión de una señal de

8 Mbit/s a 7 GHz sobre 75 km de SSMF empleando esta misma técnica.
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Conforme aumenta la potencia óptica inyectada en la fibra, su

comportamiento se aleja del modelo teórico dispersivo presentado en

[Wan92], siendo necesario considerar también los efectos no lineales [Car98,

Ram98, Car99a]. En el caso de sistemas SCM operando sobre fibra

monomodo estándar (SSMF), la degradación principal viene impuesta por el

SPM tal y como se ha visto en el capítulo 2. A continuación, analizaremos la

respuesta de una SSMF frente a señales de RF considerando el efecto

conjunto de dispersión cromática y SPM.

3.2.1 Expresión teórica de la función de transferencia de fibras
ópticas dispersivas y no lineales

La propagación de señales a través de una SMF dispersiva y no lineal se

rige por medio de la ecuación de Schrödinger no lineal [Agr89]. Bajo

condiciones de pequeña señal [Wan92], esta propagación puede modelarse

con el siguiente sistema de ecuaciones diferenciales linealesi [Car98]:

),(~),(~
e0

2
e2

e ωφωβ=
∂

ω∂
zP

z
zpN , (3.1)

( ) ),(~exp
4

),(~
e

0

2
e2e ω








α−γ+ωβ−=

∂
ωφ∂

zpz
Pz

z
N , (3.2)

donde z es la distancia de propagación, ωe es la pulsación de RF, ),(~
eωzpN  y

),(~
eωφ z  son respectivamente las transformadas de Fourier de las señales de

modulación de intensidad y de fase, P0 es la potencia óptica media inyectada

en la fibra, β2 es el coeficiente de dispersión cromática y γ es el coeficiente no

lineal. En el caso de transmisión lineal (γ = 0), el sistema (3.1)−(3.2) se

puede resolver fácilmente para llegar a las soluciones de [Wan92]. No

obstante, la solución analítica bajo propagación no lineal necesita de un

                                           
i en el apéndice I se explica cómo llegar a estas expresiones
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proceso más elaboradoii. Dado que en los sistemas MI−DD se recupera la

información de la amplitud de la señal óptica recibida, nos centraremos en

calcular la evolución de la modulación de intensidad.

Diferenciando (3.1) y sustituyendo (3.2) se obtiene la siguiente ecuación

diferencial de segundo orden:

( ) ),(~exp
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),(~
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2
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4
e

2
2

2
e

2

ω







α−γωβ−ωβ−=

∂
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zpzP
z
zp

N
N , (3.3)

cuyas condiciones iniciales son

)(~),0(~
ee ω=ω ppN ,(3.4)

)(~),0(~~
e0

2
e2e0

2
e2

0
ωφωβ=ωφωβ=

∂
∂

=
PP

z
p

z

N . (3.5)

Realizando a continuación el cambio de variable ( )2exp2 zRx α−=  con
2

0
2
e2 αγωβ−= PR , (3.3) se puede expresar como

( ) 0~
~~

22
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2
2 =ν−−

∂
∂+

∂
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N
NN px
x

p
x

x
p

x , (3.6)

donde αωβ−=ν 2
e2 . Las soluciones de (3.6) son las funciones modificadas de

Bessel de orden imaginario puro, Liν(x) y Kiν(x) [Dun90]. En el apéndice II se

proporcionan fórmulas cerradas para estas funciones.

Finalmente, considerando las condiciones iniciales para las modulaciones de

intensidad y de fase a la entrada de la fibra, )(~
eωp  y )(~

eωφ ,

respectivamente, se puede obtener la solución de la evolución de la

modulación de intensidad a lo largo de la fibra óptica como

                                           
ii los resultados que se obtienen al resolver el sistema de ecuaciones por Runge-Kutta se
muestran en el apéndice I
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donde las tildes representan las derivadas de las funciones de Bessel y se ha

utilizado la expresión (II.17) del Wronskiano.

Así pues, la ec. (3.7) es una expresión general para caracterizar la

propagación de señales moduladas en intensidad a través de fibras ópticas

monomodo dispersivas y no lineales, teniendo en cuenta las modulaciones de

intensidad y de fase a la entrada de la fibra. La señal de información a la

entrada de la fibra viene transportada por el término de modulación de

intensidad, )(~
eωp , mientras que el chirp del transmisor óptico se considera

por medio del término de modulación de fase, )(~
eωφ . La relación entre

ambos términos para un determinado transmisor óptico se expresa con la

función de transferencia de pequeña señaliii HPM(ωe) [Bje96]. Por ejemplo, en

láseres con modulación directa HPM(ωe) viene dada por (I.24). En el caso de

moduladores externos, HPM(ωe) = αc, siendo αc el parámetro de chirp (I.30).

Para caracterizar la respuesta de una SMF dispersiva y no lineal frente a

las señales RF de modulación, resulta útil definir dos funciones de

conversión entre las modulaciones de intensidad (IM) y de fase (PM). Éstas

son las funciones de conversión IM−IM y PM−IM, las cuales se calculan a

partir de (3.7) comoiv

( )[ ])()2()()2(
senh2

),( e-IMIM xLRKxKRL
R

zC iiii νννν ′−′
π

πν=ω , (3.8)

( )[ ])()2()()2(
senh2

),(
0

e-IMPM xKRLxLRK
P

R
zC iiii νννν −

πγ
πνα=ω . (3.9)

De este modo, quedan completamente caracterizadas las funciones de

conversión IM−IM y PM−IM que ocurren en SMFs bajo los efectos de

                                           
iii consultar apéndice I, ec. (I.18)
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dispersión cromática y SPM. La función de transferencia de la fibra en

sistemas MI−DD puede calcularse finalmente como [Car99a]

),(
2

)(
),(),( e-IMPM

ePM
e-IMIMeF ωω+ω=ω zC

H
zCzH . (3.10)

3.2.2 Resultados teóricos de la función de transferencia

La función de conversión IM−IM calculada en el apartado anterior se

representa en la figura 3.1 para 100 km de SSMF y unos niveles de potencia

óptica a la entrada de +10 y +13 dBm (curvas continuas). La SSMF se

caracteriza por poseer unos parámetros: α = 0,2 dB/km, D = 17 ps/(km·nm),

N2 = 3,2·10−20 m2/W y Aeff = 70 µm2 para λ = 1550 nm. En la figura 3.1 se

representa también el resultado de propagación lineal (γ = 0) [Wan92]. En

este caso, a partir de (3.8) y utilizando las expresiones (II.18) y (II.19) de

Liν(x) y Kiν(x) para x → 0+, se obtiene

                                                                                                                               
iv consultar apéndice I, ecuaciones (I.10) y (I.11)
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Figura 3.1  Conversión IM−IM en función de la frecuencia de
modulación para varias potencias ópticas a la entrada de 100 km
de SSMF (γ = 0: propagación lineal).
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que es idéntica a la expresión calculada en [Wan92]. Por último, los

resultados de simulación empleando el split-step Fourier method muestran

un ajuste excelente a los resultados teóricos.

De los resultados de la figura 3.1 se deduce que para potencias ópticas de

+10 dBm o superiores, el modelo lineal dispersivo (3.11) difiere

significativamente de la respuesta real de la fibra. Se observa que los nulos

de la función de conversión IM−IM se desplazan hacia frecuencias mayores

conforme aumenta la potencia óptica, apareciendo una ligera ganancia para

frecuencias bajas. Este efecto ya fue demostrado experimentalmente en

[Ram98] y en el capítulo 2.

Por otro lado, la función de conversión PM−IM se representa en la figura 3.2

para los mismos parámetros de fibra que los utilizados en la figura 3.1. En
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Figura 3.2 Conversión PM−IM en función de la frecuencia de
modulación para varias potencias ópticas a la entrada de 100 km
de SSMF (γ = 0: propagación lineal).



3.2  FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE FIBRAS ÓPTICAS MONOMODO

139

este caso, la respuesta de la fibra es menos sensible a la potencia óptica y se

produce un ligero desplazamiento y aumento de nivel de las curvas.

Siguiendo un procedimiento similar al anterior, la función de conversión

PM−IM para el caso de propagación lineal puede calcularse como
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2
sen2

2
sen

2
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zC , (3.12)

que es idéntica a la expresión presentada en [Wan92].

En la figura 3.3 se representa la función de transferencia de 100 km de

SSMF para dos valores distintos de chirp del transmisor y una potencia

óptica de +10 dBm (curvas continuas). Comparando los resultados con el

caso de referencia sin chirp (αc = 0), para αc > 0 el ancho de banda del

sistema se reduce, mientras que para αc < 0 el ancho de banda alcanzable

aumenta de un modo similar al producido por el SPM (figura 3.1). Por lo

tanto, los transmisores ópticos con chirp negativo proporcionan una mayor

tolerancia a la dispersión [Smi97]. Los resultados de propagación lineal se
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Figura 3.3  Respuesta de 100 km de SSMF para varios tipos de
transmisores ópticos y esquemas de modulación. La potencia
óptica es de +10 dBm (línea de trazos: γ = 0).
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representan con línea de trazos, de tal forma que se puede observar el

desplazamiento que se produce en los nulos como consecuencia del SPM

incluso en las curvas con chirp.

La respuesta de la fibra con modulación óptica en banda lateral única (SSB)

también se representa en la figura 3.3 con línea de trazos y puntos. Este

resultado corresponde a la expresión (3.10) con HPM(ωe) = j. Puede verse que

este técnica de modulación compensa el fenómeno de supresión de la

portadora y elimina completamente los nulos de la respuesta incluso en

presencia de no linealidadesv. No obstante, esta compensación depende del

SPM y aparece un cierto rizado de la respuesta con respecto al caso de

transmisión SSB lineal. La amplitud de este rizado es proporcional a la

potencia óptica y puede controlarse fácilmente. De este modo, se deduce que

el SPM inducido por la fibra óptica debe tenerse en cuenta en otros

esquemas de modulación como SSB para caracterizar con detalle la

propagación a través de SMFs dispersivas y no lineales.

3.2.3 Resultados experimentales de la función de transferencia

La figura 2.7 describe el montaje experimental utilizado para medir la

función de transferencia del sistema. Un analizador de componentes ópticos

HP8703 operando en el modo electroóptico (E/O) se utiliza para medir la

respuesta de un enlace de 75 km de SSMF con modulación externa. La señal

RF de barrido en frecuencia del analizador se aplica al puerto de RF de

entrada de un modulador Mach-Zehnder UTP-150 con un ancho de banda a

−3 dB de 12 GHz, un voltaje de media onda de 8,9 V y sin chirp. En

particular, se utiliza una potencia eléctrica de 0 dBm para minimizar el

comportamiento no lineal del modulador. La portadora óptica la proporciona

un láser sintonizable TUNICS PR-1550 y la salida del modulador se aplica a

un EDFA de ganancia variable para controlar la potencia óptica que se

aplica a la entrada de la fibra. Para compensar las respuestas del generador

de RF, modulador y fotodetector se realiza una calibración previa del

sistema sin el enlace de fibra. El principal factor limitante de estas medidas

lo constituye el scattering estimulado de Brillouin (SBS) [Ipp72], como



3.2  FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA DE FIBRAS ÓPTICAS MONOMODO

141

consecuencia de las altas potencias ópticas y reducido ancho de línea de la

fuente. En los experimentos se utilizaron técnicas para aumentar el ancho

de línea de la fuente [Wil94] y, de este modo, conseguir aumentar el nivel de

potencia óptica que puede inyectarse en la fibra sin que se produzcan

reflexiones no deseadas. En un apartado posterior se comenta con más

detalle este fenómeno.

Los resultados experimentales de la respuesta del sistema se muestran en la

figura 3.4 (símbolos) para diferentes valores de potencia óptica inyectados a

la entrada de la fibra: −10, +7, +10, +13 y +16 dBm. Para −10 dBm, la

degradación se debe únicamente a la dispersión cromática, mientras que

para potencias mayores comienzan a producirse efectos debidos al SPM.

Puede observarse claramente que aumentando la potencia óptica se produce

el desplazamiento de los nulos hacia frecuencias mayores y aparece una

cierta ganancia a frecuencias bajas como se vio en los resultados teóricos de

                                                                                                                               
v véase sección I.4 del apéndice I
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varias potencias ópticas a la entrada: −10, +7, +10, +13 y +16 dBm
(curvas crecientes). Las medidas experimentales se representan
con símbolos.
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la figura 3.1. En la misma gráfica 3.4 se representan también las curvas

teóricas de la ec. (3.8) (curvas de trazos) mostrando un ajuste excelente a los

resultados experimentales. De esta forma, el modelo teórico queda

perfectamente validado. Solamente la no linealidad del modulador podría

afectar a las medidas experimentales, lo cual se evitó utilizando una

potencia eléctrica reducida en la entrada RF de modulación.

A continuación, para evaluar la capacidad del SPM para reducir los efectos

de la dispersión cromática se midió la frecuencia a −3 dB del sistema en

función de la potencia óptica inyectada, como se muestra en la figura 3.5. De

la figura se deduce que esta frecuencia aumenta rápidamente con la

potencia óptica, aunque aparece un máximo cercano a los +18 dBm para 75

km de SSMF. A partir de este punto, el efecto del SPM es predominante y

produce una degradación de la respuesta que empeora los resultados. Así

pues, existe un valor máximo de potencia que puede aplicarse al sistema,

por encima del cual comienzan a degradarse las prestaciones.
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Figura 3.5  Frecuencia a −3 dB de 75 km de SSMF en función de
la potencia óptica inyectada. Los símbolos representan las
medidas experimentales.
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De los resultados de la figura 3.4, también pueden obtenerse dos parámetros

adicionales que caracterizan las prestaciones del sistema. Éstos son la

ganancia y frecuencia de pico, definidos como el valor máximo de la función

de transferencia normalizada y la frecuencia a la que se produce este

máximo. Ambos parámetros se representan en la figura 3.6 en función de la

potencia óptica. Se puede observar que la ganancia de pico crece

rápidamente para potencias mayores que +5 dBm, alcanzando valores por

encima de 10 dB. Esta ganancia de pico representa el aumento relativo que

se producirá en el nivel de señal recibido a la salida del fotodetector

adicionalmente al producido por el propio aumento de la potencia óptica.

Con respecto a la frecuencia de pico, presenta un comportamiento similar al

de la frecuencia a −3 dB, presentado un máximo para una potencia óptica

superior a los +20 dBm.
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Figura 3.6  Ganancia y frecuencia de pico de la respuesta de 75
km de SSMF en función de la potencia óptica inyectada. Los
símbolos representan las medidas experimentales.
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En esta sección analizaremos la aplicación del SPM de la fibra para reducir

los efectos de la dispersión cromática en sistemas radio sobre fibra operando

a frecuencias de microondas, en lo que desde este momento se conocerá como

técnica SPM.

3.3.1 Modelo de chirp del SPM

El montaje experimental utilizado en la técnica SPM se muestra en la

figura 3.7. La potencia óptica inyectada a la entrada de la fibra debe

seleccionarse de acuerdo con la longitud de fibra, aunque generalmente

potencias altas producen mejores prestaciones. El SPM inducido por la fibra

cuando se inyectan niveles altos de potencia óptica genera un chirp de

frecuencia. Este chirp inducido por el SPM depende de la potencia óptica y

de la longitud de la fibra [Ram98], en lugar de lo que ocurre con el chirp del

transmisor óptico que depende de las amplitudes de señal o del voltaje de

polarización del modulador. Sin embargo, los resultados que se obtienen
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y no lineal
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medidor
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Figura 3.7  Montaje para la medida de la técnica SPM. Se
representan simultáneamente dos tipos de medida: subportadora
de frecuencia fija configurable o barrido en frecuencia para
caracterizar la respuesta del sistema. LCA: analizador de
componentes óptico; EOM: modulador electróptico.
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mediante esta técnica son similares a los presentados en [Smi97, Pol99]

utilizando moduladores Mach-Zehnder o de electroabsorción.

La función de transferencia de una fibra dispersiva alimentada por un

transmisor óptico con chirp puede expresarse como






 ωβα+




 ωβ=ω
2

sen
2

cos)(
2
e2

c

2
e2

eGVD

LL
H , (3.13)

donde L es la longitud del enlace de fibra. Como se ha visto, parámetros de

chirp αc negativos, desplazan los nulos hacia frecuencias mayores.

Resulta interesante comparar el chirp inducido por SPM con aquel generado

por los transmisores ópticos, de tal forma que puede calcularse un

parámetro de chirp efectivo, αSPM. A partir de (3.13) y considerando la
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EOM
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señal RF

Figura 3.8  Modelo equivalente de la respuesta de un enlace dispersivo y no
lineal empleando un enlace lineal dispersivo y un transmisor óptico
modificado con chirp. Obsérvese que el factor de chirp equivalente depende
de la frecuencia.
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función de transferencia de la fibra con no linealidades, HSPM(ωe), este chirp

efectivo se puede escribir como






 ωβ






 ωβ−ω
=ωα
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e2

2
e2

eSPM

eSPM
L

L
H

. (3.14)

No obstante, para este estudio resulta más conveniente introducir un nuevo

parámetro llamado factor de chirp, δ, y definido como α = tg(δ). De este

modo, el sistema no lineal completo puede modelarse mediante una fibra

lineal dispersiva y un transmisor óptico modificado con chirp. De hecho, el

parámetro de chirp efectivo de este transmisor es la función de transferencia

de pequeña señal entre las modulaciones de intensidad y de fase, HPM(ωe) =

αSPM(ωe), la cual depende de la frecuencia en este caso. Esto mismo se

resume esquemáticamente en la figura 3.8.
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Figura 3.9  Factor de chirp equivalente en función de la
frecuencia de modulación debido al SPM inducido por 96 km de
SSMF con una potencia óptica de +11 dBm. Interior: Respuestas
medidas en el laboratorio de 96 km de SSMF para unas potencias
ópticas de 0 y +11 dBm (curva de trazos: simulación).
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Empleando el montaje de la figura 3.7 se midió en el laboratorio la

respuesta de 96 km de SSMF en presencia de SPM. Las funciones de

transferencia medidas para dos valores distintos de potencia óptica a la

entrada de la fibra (0 dBm y +11 dBm) se representan en el interior de la

figura 3.9. Los resultados de simulación (curvas de trazos) se obtuvieron

empleando el split-step Fourier method. Se observa claramente que al

aumentar la potencia óptica los nulos de la respuesta se desplazan

mejorando el producto ancho de banda−longitud del enlace de fibra.

Del resultado para +11 dBm se puede calcular un parámetro de chirp

efectivo debido a SPM. De la ec. (3.14), y considerando ( )SPMSPM arctg α=δ , el

factor de chirp efectivo experimental debido a SPM para una potencia de

+11 dBm y una longitud de fibra de 96 km se representa con puntos en la

figura 3.9. La coincidencia entre los resultados experimentales y los de

simulación (curva continua) es excelente, excepto para frecuencias cercanas

al origen que son mucho más sensibles a imprecisiones debido al término del

denominador de (3.14). Puede observarse que el factor de chirp equivalente

al SPM tiene un comportamiento similar a una escalera pero suavizada, con

saltos a frecuencias coincidentes con los nulos de la función de transferencia.

Para frecuencias bajas, los resultados pueden aproximarse por un

parámetro α constante e independiente de la frecuencia, que en este caso es

igual a −0,77. Por lo tanto, a frecuencias bajas la propagación dispersiva y

no lineal sin chirp puede modelarse mediante propagación lineal dispersiva

con chirp negativo.

3.3.2 Reducción del efecto de supresión de la portadora

Como se ha visto en los apartados 3.2.2 y 3.2.3, el SPM produce un

alejamiento del primer nulo de la función de transferencia, lo cual equivale

a un aumento del ancho de banda del enlace de comunicaciones.

Lógicamente, esto mismo puede extrapolarse en términos de longitudes de

fibra, por lo que el empleo de la técnica SPM también conducirá a un

aumento en el alcance del sistema. En definitiva, una reducción del efecto de

supresión de la portadora y de la penalización de potencia.
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Utilizando el montaje de la figura 3.7, se realizaron medidas experimentales

de la potencia de RF recibida normalizada en función de la longitud de fibra

y para varias frecuencias y potencias ópticas, las cuales se representan en la

figura 3.10. Los círculos corresponden a una frecuencia de modulación de 7

GHz, mientras que los cuadrados son para 10 GHz. Para cada frecuencia, los

símbolos negros representan una potencia inyectada a la entrada de la fibra

de 0 dBm, mientras que los símbolos blancos son para +11 dBm.

Adicionalmente, se muestran también los resultados de simulación con

curvas continuas y de trazos, y el resultado ideal sin SPM con línea de

trazos y puntos. Se observa que para potencias ópticas inferiores a los 0

dBm, la degradación en la potencia recibida es debida principalmente a la

dispersión cromática. Sin embargo, inyectando una potencia óptica de +11

dBm el alcance máximo de fibra puede aumentarse considerablemente como

consecuencia del efecto SPM. Nótese que el nulo que aparece en torno a los

75 km de distancia para una frecuencia de 7 GHz puede eliminarse

completamente empleando una potencia óptica de +11 dBm. De este modo,
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ópticas. Los símbolos representan los resultados experimentales,
mientras que las curvas corresponden a la simulación (curvas de
trazos y puntos: propagación lineal).
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el punto de penalización 1 dB se extiende desde los 20 km hasta una

distancia por encima de los 70 km.

Para demostrar la transmisión tolerante a la dispersión utilizando las no

linealidades de la fibra, se transmitió una PRBS de 8 Mbit/s subida a una

frecuencia de 7 GHz sobre 75 km de SSMF (tres bobinas de fibra de 25 km

cada una) tal y como muestra la figura 3.11. Debemos indicar que la

frecuencia de subportadora coincide con el primer nulo de la función de

transferencia de los 75 km de SSMF lineal dispersiva. Por lo tanto, la

comparación de los resultados del sistema con y sin SPM proporcionará la

viabilidad de la técnica para reducir los efectos de la dispersión cromática.

Tras la fotodetección, la señal recibida se baja a banda base y se realizan las

medidas de diagramas de ojos de la PRBSvi para comprobar las prestaciones

del sistema completo. En particular, se realizaron dos tipos de medidas con

y sin SPM que se describen en la figura 3.11. Para el caso no lineal, se colocó

un EDFA de +11 dBm de potencia a la entrada de la primera bobina de fibra

para inducir SPM de forma significativa. Por otro lado, en el caso de

propagación lineal el EDFA se cambió a la entrada de la tercera bobina de

fibra, ajustando la potencia de salida para recibir la misma potencia óptica a
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Figura 3.11  Montaje experimental utilizado con el fin de demostrar la validez
de la técnica SPM para reducir los efectos de la dispersión cromática.
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la entrada del fotodetector que en el caso no lineal (Prec = −4,5 dBm)vii. En

este caso, la potencia inyectada a la entrada del enlace era de 0 dBm para

que los efectos del SPM pudieran despreciarse y suponer transmisión

dispersiva solamente.

Los diagramas de ojos medidos se muestran en la figura 3.12 para los casos:

sin sistema, propagación lineal dispersiva y propagación dispersiva con

SPM. Puede observarse que se consigue transmisión tolerante a la

dispersión empleando la técnica SPM si comparamos los resultados con el

caso de propagación lineal convencional, para el que el nivel de señal es

mucho menor y el diagrama de ojos aparece prácticamente cerrado.

Conviene resaltar que la potencia óptica recibida en ambos casos es

exactamente la misma, por lo que las prestaciones se deben únicamente a

los efectos del SPM. Así pues, queda demostrada la validez de esta técnica

para reducir la degradación producida por el efecto de supresión de la

                                           
vii obsérvese que se produce una variación de 0,5 dB debida a pérdidas en conectores o a
desviaciones de las longitudes de fibra de las bobinas.
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Figura 3.12  Diagramas de ojos de la señal de 8 Mbit/s recibida a
una frecuencia de 7 GHz y después de 75 km de SSMF. (a) sin
sistema, (b) P0 = 0 dBm y (c) P0 = +11 dBm. Otros parámetros: Prec

= −4,5 dBm.
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portadora en sistemas de comunicaciones radio sobre fibra óptica operando a

frecuencias de microondas.

3.3.3 Limitaciones de la técnica

La principal limitación de esta técnica viene impuesta por el SBS [Ipp72,

Aok88, Fis93a] debido a las elevadas potencias ópticas y longitudes de fibra

utilizadas en los experimentos. Este fenómeno fija una potencia óptica

máxima que se puede inyectar a la entrada de la fibra, la cual depende

principalmente de la longitud de ésta y del ancho de línea de la fuente

óptica de acuerdo a [Aok88]:







ν∆

ν∆+ν∆≈
B

0B

eff0

eff
SBS 42

Lg
A

P , (3.15)

siendo ∆ν0 y ∆νB los anchos de línea de la fuente láser y del proceso de

Brillouin espontáneo, respectivamente, y g0 una constante que para fibras

monomodo típicas es igual a 4·10−9 cm/W. Se deduce que el hecho de utilizar

modulación externa (∆ν0/∆νB << 1) provoca que el umbral de potencia del

SBS sea menor. En especial, para 50 km de SSMF se obtiene una potencia

PSBS ≈ +6 dBm.

Para intentar evitar en lo posible el SBS y aumentar el nivel de potencia

que se puede aplicar a la entrada de la fibra en sistemas con modulación

externa se han propuesto diferentes técnicas [Wil94, Ada98]. En general,

todas ellas se basan en aumentar el ancho de línea de la fuente óptica por

algún medio distinto al que se consigue con la modulación directa. Por

ejemplo, en la figura 3.13 se representa el aumento que se produce en la

potencia umbral de SBS en función del ancho de línea de la fuente óptica.

Obsérvese que es posible conseguir valores de PSBS cercanos a los +20 dBm

empleando un ancho de línea ∆ν0 = 1 GHz.

Otra de las limitaciones de la técnica viene impuesta por la cantidad de

distorsión de intermodulación introducida por el SPM cuando se transmiten
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señales multicanal a través del sistemaviii. Como ejemplo, en la tabla I se

resumen algunos resultados de simulación de CTB para diferentes valores

de potencia óptica a la entrada de 75 km de SSMF. Se ha considerado una

señal con dos tonos de índice de modulación 4 % y se ha medido el CTB a la

frecuencia 2f1 − f2. Para una potencia óptica dada, se ha escogido como

frecuencia a la cual medir la distorsión aquella que corresponde al punto

óptimo comentado en la figura 3.6. Así pues, los requerimientos de CTB del

sistema fijan un máximo de potencia óptica que puede inyectarse a la

entrada de la fibra. La distorsión de CSO se ha despreciado dado que a

frecuencias de microondas las señales multicanal suelen estar confinadas en

el interior de un octava de frecuencia.

Por último, otros efectos no lineales como pudieran ser la modulación de fase

cruzada (cross-gain modulation) o el mezclado de cuatro ondas (four-wave

mixing, FWM) no afectan sobre la técnica SPM. El primero de ellos debido a

                                           
viii esto ya se pudo ver con detalle en el capítulo 2
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Figura 3.13  Aumento del nivel de potencia umbral de Brillouin
en función del ancho de línea de la fuente óptica utilizada y para
varios valores de ancho de línea Brillouin. Este último parámetro
depende del tipo de fibra utilizado.
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que estamos considerando un sistema con una única portadora óptica,

mientras que el segundo debido a que la eficiencia de este proceso es

extremadamente pequeña como consecuencia de trabajar a una longitud de

onda muy alejada de la región de dispersión nula para fibras estándar que

se encuentra en torno a los 1310 nm. Téngase en cuenta que para inducir

FWM a 1550 nm se utilizan fibras de dispersión desplazada [Ino92].

TABLA I  Resultados de simulación de distorsión CTB para una señal de
modulación compuesta por dos tonos (mi = 0,04) [Ram98].

Potencia óptica (dBm) frecuencia: 2f1 − f2 (GHz) CTB (dBc)

0 0,75 −147,2

10 4,6 −86,1

13 6,3 −57,4

16 8,3 −29,5
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Este capítulo se ha destinado a estudiar la técnica SPM propuesta para

reducir los efectos de la dispersión cromática en sistemas radio sobre fibra

operando a 1550 nm. Entre las conclusiones y resultados obtenidos

destacan:

• Se han derivado unas expresiones cerradas, a partir de funciones de

Bessel modificadas de orden imaginario puro, que caracterizan

perfectamente las conversiones IM−IM y PM−IM que ocurren como

consecuencia de la propagación de señales de RF a través de fibras

ópticas dispersivas y no lineales. A su vez, estas expresiones sirven para

calcular la función de transferencia de una SMF teniendo en cuenta los

efectos conjuntos de dispersión cromática, SPM y chirp del transmisor

óptico, y además son válidas tanto para modulaciones ópticas DSB como

SSB. Todos estos resultados se presentan en la publicación [Ram00].

• La función de transferencia de una SSMF se ha medido en el laboratorio

para frecuencias de RF hasta 20 GHz y con distintos valores de potencia

óptica a su entrada. Estos resultados han servido para validar el modelo

teórico y, en particular, para comprobar la influencia que tiene el SPM

sobre la respuesta de la fibra. El chirp inducido por el SPM de la fibra

conduce a un alejamiento de los nulos de la función de transferencia y, en

consecuencia, a un aumento del ancho de banda de transmisión. Este

efecto es similar al que se obtiene empleando transmisores con chirp

negativo. Adicionalmente, se produce cierta ganancia a frecuencias bajas

con respecto al caso convencional. Algunos de estos resultados se han

publicado en [Ram98], coincidiendo temporalmente con otros estudios

similares realizados por Cartaxo et. al. [Car98, Car99a]

• Como contribución, se ha demostrado experimentalmente la validez de la

técnica SPM para reducir los efectos de la dispersión cromática de la fibra

en sistemas MI−DD operando a 1550 nm sobre SSMF. Se han realizado

medidas de la penalización de potencia utilizando la técnica SPM y se ha

conseguido extender el punto de penalización a 1 dB del sistema
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significativamente con respecto al caso de transmisión convencional:

desde los 20 km hasta más de 70 km. Además, la técnica se ha validado

realizando la transmisión de una PRBS de 8 Mbit/s sobre una

subportadora de 7 GHz y a través de 75 km de SSMF. En el caso de no

emplear la técnica, los resultados demostraron que no era posible

recuperar la señal de información a la salida del fotodetector, ya que ésta

se había desvanecido totalmente como consecuencia de que la frecuencia

de portadora coincidía con el primero de los nulos de la función de

transferencia. Por el contrario, empleando la técnica SPM se consiguió

transmisión libre de errores con una potencia óptica recibida de −4,5

dBm.
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no lineal mediante la técnica
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4. Compensación de distorsión no lineal mediante inversión espectral
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En sistemas de comunicaciones ópticas de gran distancia, velocidad y

potencia, la dispersión cromática y las no linealidades (efecto Kerr) en fibras

monomodo (SMF) limitan la máxima distancia y capacidad alcanzables

[Agr89]. Las propiedades dispersivas de la fibra, junto con el SPM debido al

efecto Kerr, introducen distorsión sobre las señales que se propagan a lo

largo del enlace de fibra óptica. En sistemas ópticos analógicos, las

principales limitaciones vienen impuestas por el fenómeno de supresión de

la portadora [Sch95] o por la distorsión no lineal o de intermodulación en

sistemas multicanal [Ber91, Phi91, Cro94, Gop96, Wil96].
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Hasta el momento, se han propuesto y demostrado múltiples técnicas de

compensación de dispersión. Éstas incluyen, por ejemplo, el uso de fibras

ecualizadoras [Ven93, Ibr93], el empleo de redes de difracción sobre fibra

óptica (CFGs) [Oue87, Mar97a] o la generación de un chirp de determinadas

características en el transmisor óptico [Koc85]. Sin embargo, la distorsión

causada por SPM no puede compensarse con estas técnicas. En

transmisiones digitales de pulsos, la generación de solitones es un candidato

para compensar el efecto del SPM [Agr97 (cap. 10)]. Los solitones se

caracterizan por mantener su forma durante la propagación a través de una

fibra con dispersión anómala (β2 < 0), debido a que el efecto Kerr cancela el

ensanchamiento del pulso producido por la dispersión. Recientemente, se ha

propuesto también una nueva técnica basada en solitones para la

transmisión de señales analógicas [Kho99].

En particular, existe un método basado en la conjugación de la señal óptica,

conocido como OPC (optical phase conjugation) y propuesto por Yariv et. al.

[Yar79], que supone un acercamiento alternativo al problema de

compensación de la distorsión producida por GVD y SPM. La técnica se basa

en situar un dispositivo conjugador (OPC, optical phase conjugator) en

mitad del trayecto de fibra. Dado que el fenómeno de conjugación supone un

giro del espectro, a esta técnica también se le conoce con el nombre de

inversión espectral. Debemos hacer notar que OPC compensa tanto

dispersiones positivas como negativas, y además no depende del esquema de

modulación empleado, lo cual permite aplicarlo en un gran número de

configuraciones. Además, bajo ciertas condiciones, también es posible

compensar la distorsión no lineal causada por el SPM [Wat96].

Hasta el momento, la práctica totalidad de los resultados se han obtenido

para sistemas de comunicaciones ópticas digitales, mientras que

relativamente pocos estudios se han centrado en sistemas analógicos, salvo

algunos experimentos de conjugadores y convertidores de longitud de onda

[Shi96, Fre97]. Sólo recientemente, Kitayama demostró la propagación de

señales a 60 GHz sobre un enlace de fibra empleando la técnica OPC

[Kit99].
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El objetivo de este capítulo es demostrar la viabilidad de la técnica de

inversión espectral para compensar la dispersión cromática y el SPM

introducidos por la fibra en sistemas de comunicaciones ópticas analógicos.

Los fundamentos de la técnica OPC, así como las distintas configuraciones y

arquitecturas empleadas o la generación de la señal conjugada se analizan

en la sección 4.2. La sección 4.3 presenta los primeros resultados de

compensación de distorsión no lineal introducida por la fibra óptica

empleando la técnica de inversión espectral. En particular, se incluyen

resultados de ecualización de CSO, CTB y penalización de potencia en

sistemas radio-fibra típicos: CATV, MMDS, LMDS y MVDS, además de la

respuesta en frecuencia del sistema OPC (véase apéndice I). Finalmente, en

la sección 4.4 se tratan algunos aspectos adicionales sobre la técnica OPC.

Básicamente, se estudia la sensibilidad de los resultados frente a diversos

parámetros de la técnica: longitudes de onda, potencias ópticas, dispersión

de segundo orden, etc. Además, se presenta una modificación de la técnica

para mejorar los resultados de ecualización. La compensación del SPM viene

limitada por la asimetría del efecto Kerr a lo largo del enlace con respecto a

la posición del bloque OPC. Esto se debe a los cambios que las pérdidas de la

fibra y los amplificadores introducen sobre la potencia de señal. Los estudios

realizados en [Pep80, Fis83] se basaron en una situación sin pérdidas.

Nosotros, analizaremos el caso en el que existan pérdidas, empleando la

aproximación propuesta en [Wat96] y que se basa en minimizar el efecto de

los cambios en la intensidad de la señal. El empleo de esta técnica viene

limitado a situaciones en que las variaciones de SPM a lo largo de la fibra

sean pequeñas. También se comentarán algunas soluciones para abordar el

problema de la compensación exacta de dispersión y SPM.
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En esta sección se estudiarán los fundamentos de la técnica de inversión

espectral utilizada para compensar la distorsión no lineal introducida por la

fibra óptica, incluyendo el proceso de conjugación de la señal, así como las

distintas arquitecturas empleadas en un sistema de comunicaciones ópticas

que implementa OPC.

4.2.1 Compensación de dispersión cromática y SPM

El modelo de compensación de distorsión no lineal en fibras monomodo

mediante OPC se muestra en la figura 4.1(a). La señal transmitida, Et(t),

con potencia óptica P1(t) y frecuencia ωS,

( )tjtAtE Stt exp)()( ω= , (4.1)

incide a la entrada de una fibra óptica monomodo (SMF1) con constante de

propagación dependiente de la frecuencia β1(ω), índice de refracción no lineal

n21 y longitud L1.

OPCEt(t) Erec(t)

L1 L1+ L20

SMF1: β1, n21 SMF2: β2, n22

ES(t) EC(t)

P1 P2

z

(a)

ωωC

~
( )EC ω

ωωS

~
( )ES ω

OPC

(b)

Figura 4.1  Compensación de distorsión no lineal mediante OPC. (a) Modelo de
sistema de comunicaciones ópticas que emplea la técnica OPC. (b) Diagrama
esquemático del proceso de conjugación de la señal óptica (inversión espectral).
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Durante la propagación de la señal a través de la fibra, ésta sufre de

dispersión cromática (GVD) y SPM. Posteriormente, un conjugador óptico

convierte la señal de entrada ES(t) en una réplica conjugada EC(t) a

frecuencia óptica ωC, de tal forma que una componente de Fourier a

frecuencia ωS + ωe se convierte a ωC − ωe. Es decir,

)()( *
SOPCC tAGtA = , (4.2)

)(~)(~ *
SOPCC ω−=ω AGA . (4.3)

siendo )(~ ωA  la transformada de Fourier de la envolvente compleja )(tA  y

GOPC la ganancia en potencia del conjugador. Este proceso invierte el

espectro de la señal, y de ahí viene precisamente el nombre de inversión

espectral: figura 4.1(b). A continuación, esta señal EC(t) con potencia óptica

P2(t) se transmite a través de una segunda fibra óptica monomodo (SMF2)

con constante de propagación β2(ω), índice de refracción no lineal n22 y

longitud L2. La señal recibida resultante Erec(t) es entonces detectada. Así

pues, la longitud global del enlace óptico es L = L1 + L2.

Desarrollando β1(ω) y β2(ω) en serie de Taylor alrededor de ωS y ωC

respectivamente, y considerando que la eficiencia del conjugador es

constante sobre el rango espectral de la señal de entrada, la señal a la salida

puede expresarse comoi [Wat94]
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(4.4)

donde ∆Φj (j = 1, 2) es la distorsión de fase que experimenta la señal cuando

atraviesa la SMFj. El término ∆Φj incluye el desplazamiento de fase debido

                                           
i en [Wat94] se considera una igualdad, ya que el autor no incluye las pérdidas de la fibra en
el análisis previo de compensación de GVD
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a GVD y efectos dispersivos de orden superior, además del SPM, siendo el

causante de la distorsión no lineal a la salida del fotodetector. La ecuación

anterior muestra que cuando el desplazamiento de fase es estacionario

(independiente del tiempo) e igual en ambas fibras, la propagación a través

de la segunda puede compensar el desplazamiento de fase introducido por la

primera. De este modo, tanto la dispersión generada por potencias pares de

ωe como el SPM pueden compensarse empleando esta técnica.

Dejando aparte por un momento el SPM, la distorsión debida a la dispersión

cromática puede compensarse si se cumple la siguiente condición [Yar79,

Wat93a, Wat94]:

22
C2

2

22212112
S1

2 )()(
LLLL

∂ω
ωβ∂≡β=β≡

∂ω
ωβ∂

. (4.5)

Es decir, la dispersión cromática que sufre la señal en ambas fibras debe ser

idéntica. Sin embargo, la dispersión de segundo orden caracterizada por β3

no puede compensarse con esta técnica salvo que tenga distinto signo en

cada una de las fibras.

Cuando el efecto Kerr es significativo, la distorsión inducida por SPM se

añade a la causada por la dispersión de la fibra. En este caso, la propagación

de la señal viene expresada por la ecuación de Schrödinger no lineal (2.11).

No obstante, todavía es posible discutir los efectos causados por el SPM de

una forma cualitativa si consideramos que podemos compensar la distorsión

causada por GVD y SPM independientemente [Wat93]. Dado que el

desplazamiento de fase causado por el efecto Kerr en la fibra es proporcional

a (ωn2/c)P, como pudo verse en el apartado 2.2.2, la condición para

compensar SPM bajo la aproximación anterior viene dada por [Wat94]

∫∫
+ω≈ω 21

1

1
),(),( 2

22C

0 1
21S

LL

L

L
dztzP

c
n

dztzP
c
n

. (4.6)

A continuación, expresando la potencia óptica en cada una de las fibras

como ( )ztPtzP 111 exp),0(),( α−=  y ( ))(exp),(),( 12122 LztLPtzP −α−= , donde αj
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representa el coeficiente de atenuación de la fibra SMFj, e introduciendo el

coeficiente no lineal γj, la condición para compensar SPM queda como

222111 )()( LtPLtP γ≈γ . (4.7)

Los términos )(tPj  representan un promediado de la potencia óptica a lo

largo de la fibra. La ec. (4.7) indica que, si el producto de γj, jP  y Lj es

prácticamente el mismo para las dos fibras, la distorsión puede suprimirse.

No obstante, para una mayor compensación, el chirp inducido por SPM en

ambas fibras debería ser el mismo [Wat93, Wat94]:

∫∫
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tzP

dz
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Dado que este chirp depende de la propia señal a transmitir, como muestra

la derivada con respecto al tiempo de Pj en la ecuación anterior, la fase de

EC no se desplaza de forma inversa con el tiempo debido a que las pérdidas

de la fibra evitan que la potencia óptica se distribuya simétricamente con

respecto a la posición del OPC. En una sección posterior se demostrará

teóricamente cuál es la condición para compensar de una forma perfecta el

efecto conjunto de GVD y SPM. La condición impuesta por (4.7) es

únicamente válida, por lo tanto, cuando los cambios de intensidad a lo largo

de la fibra son pequeños. De (4.7) se deduce también que, por medio de una

fibra SMF2 con un valor de n2 ligeramente mayor que la SMF1 o

amplificando la señal hasta una potencia mayor que P1 a la salida del OPC,

podemos compensar la distorsión debida a SPM empleando una longitud de

fibra SMF2 menor que la de SMF1.

4.2.2 Configuraciones y arquitecturas empleadas

A la hora de aplicar la técnica OPC para compensar distorsión no lineal

existen distintas configuraciones posibles, especialmente en función de la

posición en que se coloca el OPC en relación al enlace de comunicaciones

ópticas.
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La configuración más típica consiste en colocar el bloque OPC en mitad del

enlace, como se muestra en la figura 4.2(a), utilizando dos fibras con

longitudes y valores de dispersión similares. En particular, el caso L1 = L2 se

conoce habitualmente con el nombre de mid-span spectral inversion (MSSI).

Para transmisiones de larga distancia en las cuales se utilizan múltiples

etapas de amplificación, es interesante el uso de fibras de dispersión

desplazada [Kur93]. Como solución alternativa, también puede utilizarse

una SMF con dispersión reducida como línea de transmisión y una SMF con
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Figura 4.2  Ejemplos de sistemas de comunicaciones ópticas que emplean la
técnica OPC. (a) Amplificador conjugador, (b) transmisor conjugador, y (c) receptor
conjugador.
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dispersión elevada para realizar la compensación. Por último, cualquiera de

los dos trayectos de fibra puede incluir amplificadores cuando la longitud del

enlace sea elevada.

En el sistema de la figura 4.2(b) la señal se distorsiona previamente en el

transmisor óptico (SMF1) para posteriormente compensar dicha distorsión

por medio de la fibra óptica que forma parte del enlace (SMF2). Esta

configuración es atractiva debido a que el estado de polarización de la señal

óptica a la entrada del OPC puede controlarse fácilmente. Téngase en

cuenta que el conjugador es un dispositivo normalmente sensible a la

polarización de la señal de entrada, ya que la eficiencia del proceso de

conjugación tiene una clara dependencia con ésta. Recientemente han

aparecido nuevas técnicas para la construcción de conjugadores ópticos

insensibles a la polarización [Set98, Eis98, Leu98].

Finalmente, en la figura 4.2(c) se muestra otro esquema posible. Aquí, la

ecualización de la señal se lleva a cabo en el interior del receptor óptico por

medio del OPC y de la segunda fibra (SMF2). La ventaja de esta última

configuración consiste en que, en el caso de múltiples receptores, cada

usuario puede configurar independientemente los parámetros de la SMF2

para obtener los mejores resultados de ecualización. Conviene tener en

cuenta que los tramos de fibra hasta cada uno de los receptores no tienen

por qué ser idénticos. Ahora bien, como desventaja se necesita un OPC para

cada uno de los usuarios frente al único de los esquemas (a) y (b).

En todas estas configuraciones, los parámetros deben escogerse de tal forma

que satisfagan las ecuaciones (4.5) y (4.7). De este modo, si la señal se

transmite a través de una DSF con D1 = −0,2 ps/(km·nm) y L1 = 100 km, por

ejemplo, la distorsión no lineal puede compensarse por medio de una fibra

con D2 ~ −20 ps/(km·nm) y L2 = 1 km, además de una potencia óptica de

entrada ~20 dB superior a la de la DSF suponiendo características no

lineales idénticas para ambas fibras.

En la figura 4.3 se propone una posible arquitectura para un sistema de

comunicaciones ópticas radio-fibra basado en la técnica de inversión
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espectral. La cabecera de red (estación central) está unida a la estación de

control por medio de un enlace de fibra óptica de longitud L1. Desde la

estación de control, donde se sitúa el dispositivo OPC, se distribuye la señal

hasta los distintos nodos ópticos empleando enlaces de fibra de distinta

longitud. El esquema es totalmente flexible, ya que la señal puede

distribuirse a estaciones base (antenas remotas), redes de cable (HFC) o

directamente hasta el propio hogar del usuario (FTTH).

Mediante esta arquitectura se optimiza el uso del bloque OPC, ya que es

compartido por multitud de usuarios con el consiguiente ahorro económico.

Ahora bien, el hecho de que cada uno de los enlaces tenga distinta longitud

dependiendo del emplazamiento del nodo óptico, obliga a realizar un ajuste

de ecualización en la estación de control. Así, considerando el enlace de

mayor longitud, L2,máx, habría que añadir bobinas de fibra a cada uno de los
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Figura 4.3  Arquitectura de un sistema radio sobre fibra óptica empleando la
técnica de inversión espectral. El dispositivo OPC es compartido por todos los
usuarios, con el consiguiente ahorro de costes.
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enlaces restantes para asegurar que todos poseen la misma longitud total.

El tipo de fibra a utilizar, así como la potencia óptica transmitida,

dependerá de las características del enlace de fibra entre la estación central

y la estación de control. Hay que resaltar que esta arquitectura es

unidireccional debido a la propia construcción del conjugador óptico y, por lo

tanto, únicamente válida para sistemas de distribución. No obstante, el

retorno de los usuarios se podría realizar en segunda ventana (1,3 µm)

aprovechando los mismos enlaces de fibra y empleando un esquema SCM. A

esta longitud de onda, dado que no afecta la dispersión cromática, no sería

necesaria la presencia de ningún dispositivo OPC.

4.2.3 Generación de la señal conjugada

La implementación de la técnica de inversión espectral requiere el uso de un

dispositivo óptico no lineal que genere la señal conjugada. El método más

utilizado se basa en FWM en un medio no lineal. Las dos configuraciones

más deseables son las fibras de dispersión desplazada (DSFs) [Wu94, Zha96]

y los amplificadores de semiconductor (SOAs) [Duc96, Kin97]. En cualquiera

de las dos variantes, el diagrama de bloques del conjugador es como el

mostrado en la figura 4.4. La señal de entrada, tras ser amplificada y

filtrada para eliminar ruido ASE, se combina con una señal de onda

láser de bombeo
(λP)

control de
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acoplador

filtro óptico
(λS)

filtro óptico
(λC)EDFA EDFA

Optical-Phase Conjugator (OPC)

~
( )EC ω~

( )ES ω
DSF/SOA

dispositivo
no lineal

FWM

Figura 4.4  Diagrama de bloques de un conjugador óptico basado en FWM en
una DSF o SOA (λS: señal, λP: bombeo, y λC: conjugada).
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continua proveniente de un diodo láser de bombeo. Es importante controlar

el estado de polarización de esta señal de bombeo para conseguir la máxima

eficiencia en el proceso de FWM. Estas dos señales se aplican entonces a la

entrada del dispositivo no lineal (DSF/SOA) donde tendrá lugar el proceso

de conjugación. Finalmente, la señal conjugada se selecciona por medio de

un filtro óptico y se amplifica hasta el nivel de potencia deseado.

Opcionalmente, se puede emplear un nuevo filtro a la salida para eliminar

ruido ASE.

El proceso de FWM es una interacción no lineal que tiene lugar entre tres

ondas ópticas de frecuencias ωk, (k = P1, P2, S), y que da lugar a la

generación de una cuarta onda a frecuencia ωC = ωP1 + ωP2 − ωS [Hil78].

Cuando las frecuencias de las dos ondas de bombeo, P1 y P2, coinciden, el

proceso se denomina FWM parcialmente degenerado. En el capítulo 5 se

analizará en detalle el proceso de FWM aplicado a la elaboración de

conjugadores ópticos. Por el momento, en la figura 4.5 se representa el

espectro óptico de salida de un conjugador. Se observa la señal de bombeo

central y las dos bandas laterales que representan la señal de entrada y su
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conjugada. Adicionalmente, aparecen algunas nuevas frecuencias como

resultado de productos no deseados. En cualquier caso, la eficiencia de éstos

es muy reducida y desaparecen completamente tras el filtrado de la señal

conjugada.
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En la sección anterior se ha esbozado la posibilidad de compensar la

dispersión cromática y el SPM empleando la técnica de inversión espectral.

A continuación, presentaremos resultados de compensación de distorsión no

lineal en sistemas de comunicaciones ópticas analógicos. Algunos de estos

resultados han sido publicados en [Mar97, Ram98a]. Mientras no se diga lo

contrario, se supondrá que se aplica la técnica OPC en su configuración

básica con L1 = L2 = L/2, y los tramos de fibra empleados son idénticos y

vienen caracterizados por unos parámetros: D1 = D2 = 17 ps/(km·nm), γ1 = γ2

= 2,6 W−1km−1 y α1 = α2 = 0,2 dB/km. Además, el dispositivo OPC compensa

las pérdidas del tramo de fibra previo, de tal forma que P2 = P1 = P0, es decir

GOPC = exp(αL1).

4.3.1 Ecualización de los efectos de GVD y SPM

Un primer resultado relativo a la ecualización de la distorsión no lineal

introducida por la fibra óptica lo constituye la reducción en los niveles de

CSO y CTB. En la figura 4.6 se muestra este resultado para una frecuencia

de modulación de 500 MHz y considerando modulación directa con un

parámetro de chirp ϑ = 20 GHz. Se observa que empleando la técnica OPC

se consigue una reducción considerable en los niveles de distorsión no lineal.

Así, es posible extender la longitud de fibra por encima de los 100 km con

valores de CSO y CTB inferiores a −70 dBc y −100 dBc, respectivamente.

Compárese esto con el límite de 2 km que se consigue para un valor de CSO

de −60 dBc empleando modulación directa.

Los resultados de ecualización empleando modulación externa son

prácticamente idénticos, ya que la técnica OPC compensa perfectamente los

efectos dispersivos de la fibra, aun incluyendo el chirp del transmisor óptico.

Si bien, existen ligeras diferencias debidas a efectos conjuntos GVD-SPM

que no pueden compensarse. El nivel último de ecualización viene fijado por

la potencia óptica y la simetría del efecto Kerr a ambos lados del elemento

conjugador. Como se verá posteriormente, existe la posibilidad de una
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compensación perfecta fijando ciertas condiciones sobre el parámetro de

dispersión de la fibra óptica. Esta falta de simetría provoca que la reducción

relativa en los niveles de CSO y CTB sea menor conforme aumenta la

longitud del enlace, ya que debido a las pérdidas de la fibra se rompe cada

vez más la simetría de la potencia óptica [Wat96].

Esto mismo se puede deducir también de la figura 4.7, donde se representan

los niveles de CSO con y sin ecualización en función de la potencia óptica

transmitida y para distintas frecuencias de modulación. Al tratarse de

modulación externa, el CSO aumenta proporcionalmente con la potencia

óptica debido al efecto Kerr de la fibra. A menor frecuencia existe menos

distorsión, aunque la reducción que se consigue ecualizando también suele

ser menor. Por otra parte, la reducción disminuye al aumentar la potencia

óptica y además es más acusado para frecuencias de subportadora mayores.

Todos estos factores se explican por la falta de simetría del efecto Kerr a

ambos lados del OPC. Debe tenerse en cuenta que aunque las pérdidas de la
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Figura 4.6  Ecualización de distorsión no lineal introducida por la
fibra óptica mediante inversión espectral: CSO en línea continua y
CTB en línea de trazos. Los parámetros de modulación son: f =
500 MHz, mi = 0,04, ϑ = 20 GHz y P0 = 20 mW.
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fibra son de tan sólo 0,2 dB/km, para L/2 = 25 km se obtiene una variación

de potencia óptica de 5 dB.

Por el momento se han obtenido resultados de ecualización suponiendo

trayectos de fibra de la misma longitud. Sin embargo, resulta interesante

probar otras configuraciones distintas como las que se muestran en la figura

4.8 para dos casos: (a) sólo dispersión o (b) dispersión + SPM. Las curvas

continuas son para la configuración MSSI (L1 = 50 km), mientras que las de

trazos son para L1 = 70 km y las de trazos y puntos para L1 = 30 km. En

todos los casos, los parámetros se han optimizado utilizando las ecuaciones

(4.5) y (4.7) para obtener el mínimo de distorsión a una distancia de 100 km.

En el caso de GVD, el parámetro de dispersión del segundo trayecto de fibra

se ha fijado de acuerdo a:
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Figura 4.7  CSO en función de la potencia óptica transmitida con
y sin ecualización para 50 km de fibra. Los resultados se
muestran para modulación externa con tres frecuencias de
subportadora distintas: 500 MHz, 2 GHz y 5 GHz. Las curvas de
trazos corresponden a la ecualización con OPC. Los parámetros de
modulación son: mi = 0,04 y ϑ = 0.
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1
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L
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D = , (4.9)

condición típica utilizada en las fibras compensadoras de dispersión. De esta

forma se obtiene D2 = 7,3 ps/(km·nm) para L1 = 30 km y D2 = 39,7

ps/(km·nm) para L1 = 70 km. Además, en el caso de GVD + SPM, la potencia

a la salida del bloque conjugador viene dada por (4.7),

( )
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P
α−−
α−−= , (4.10)

obteniéndose P2 = 15,6 mW para L1 = 30 km y P2 = 25,7 mW para L1 = 70

km. Considerando la atenuación introducida por el primer trayecto de fibra,

la ganancia del dispositivo OPC vendrá dada por
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Figura 4.8  Ecualización de CSO mediante inversión espectral: (a) GVD y
(b) GVD + SPM. Las curvas continuas son para la configuración básica (L1

= L2 = L/2), mientras que las de trazos son para L1 = 70 km y las de trazos
y puntos para L1 = 30 km. Los parámetros de modulación son: fm = 500
MHz, mi = 0,04 y P0 = 20 mW.
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lo cual proporciona una ganancia GOPC = 4,91 dB para L1 = 30 km y GOPC =

15,07 dB para L1 = 70 km.

En la figura 4.8(a) se puede observar que el CSO aumenta con la distancia

hasta llegar al punto donde se encuentra situado el bloque OPC. A partir de

este punto, la propagación por el segundo tramo de fibra compensa la

distorsión acumulada en el primer tramo, obteniéndose un mínimo para

aquella longitud de fibra a la que se ha optimizado el enlace. Tanto con

modulación directa como externa se produce un nulo a los 100 km, ya que el

chirp no afecta a la hora de compensar perfectamente la distorsión causada

por la dispersión cromática de la fibra. Por otro lado, para longitudes L1

mayores se obtienen niveles de distorsión superiores al alejarse ligeramente

de la distancia óptima de ecualización, ya que la distorsión acumulada

durante el primer tramo de fibra es superior.

En cuanto a la figura 4.8(b), en ella se observa que no es posible compensar

perfectamente el CSO en presencia de SPM. De todos modos, todavía es

posible optimizar el enlace para obtener el mínimo de distorsión a una

distancia de 100 km. Como ocurría en la figura 4.8(a), la presencia de chirp

no influye prácticamente en los resultados de ecualización, si bien los

niveles de distorsión acumulados a lo largo del trayecto son superiores y la

sensibilidad al alejarse del punto óptimo es mucho mayor con respecto al

caso de modulación externa. Precisamente para ϑ = 0, se deduce que

emplear longitudes L1 menores produce niveles de CSO más reducidos y

además los resultados son menos sensibles frente a desviaciones de la

longitud de enlace óptima. Esta es una de las ventajas más significativas de

la técnica de inversión espectral frente a otros métodos de ecualización,

como por ejemplo la técnica de modulación de amplitud y fase conjunta en el

transmisor óptico propuesta por Desem [Des94].

La gráfica de la sensibilidad, definida como la diferencia en dB entre el

valor de CSO a una determinada distancia y el valor de CSO óptimo
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obtenido para 100 km, se muestra en la figura 4.9. Tomando una

penalización máxima en el CSO de 1 dB se consigue un margen de

distancias superior a los 20 km para el caso peor de L1 = 70 km. Esto

permite escoger la longitud del segundo enlace de fibra de forma flexible en

sistemas de distribución multipunto con gran número de usuarios

(arquitectura de la figura 4.3), principal ventaja de esta técnica de

ecualización.

Otro de los efectos perjudiciales introducido por la fibra óptica es el de la

penalización de potencia, el cual ya fue comentado en el capítulo 2. Al igual

que el CSO y el CTB, es posible reducir sus efectos empleando la técnica de

inversión espectral. En la figura 4.10 se representa la penalización de

potencia causada por SPM y su ecualización mediante OPC para dos

longitudes de fibra distintas: 50 y 75 km. Como se comentó en el capítulo 3,

las no linealidades de la fibra producen un desplazamiento del primer nulo

de las curvas hacia frecuencias mayores e introducen una cierta ganancia

sobre las frecuencias inferiores a dicho nulo. Este efecto beneficioso respecto
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en la distancia óptima de ecualización para tres configuraciones
de enlace. Esta gráfica se ha obtenido a partir de los resultados de
la figura 4.8(b).
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al caso de sólo dispersión es posible mejorarlo todavía más si empleamos la

técnica OPC. En este último caso las curvas se suavizan, desapareciendo

completamente los nulos y manteniéndose en un margen de unos ±5 dB,

dependiendo de la longitud de fibra. Obsérvese que para una longitud de

fibra de 50 km se obtiene un ancho de banda a −3 dB cercano a los 20 GHz.

En el caso ideal de que no exista SPM (válido para potencias ópticas

reducidas) la ecualización es completa, obteniéndose una respuesta en

frecuencia del sistema totalmente plana aun en presencia de chirpii. El

efecto Kerr, no obstante, da lugar a un rizado en los resultados de

ecualización como se muestra en la figura 4.10, tanto mayor conforme

aumenta la potencia óptica o la longitud total del enlace.

En el caso de subportadoras de milimétricas también se mejoran

notablemente los resultados. Por ejemplo, en la figura 4.11 se representa la

penalización de potencia ecualizada en función de la longitud de fibra para
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Figura 4.10  Ecualización de la penalización de potencia
introducida por la fibra óptica mediante inversión espectral. Las
curvas continuas son para 75 km y las de trazos para 50 km. Los
parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 0 y P0 = 20 mW.
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unas frecuencias de subportadora de 30 y 60 GHz. Compárense estas curvas

con las de la figura 2.5. El punto de penalización 1 dB se encuentra con

ecualización por encima de los 50 km frente a menos de 2 km en el caso de

no emplear ecualización. Al igual que ocurría en la figura 4.10, los nulos de

las curvas de penalización desaparecen y se genera un cierto rizadoiii.

Obsérvese como fenómeno curioso que la penalización en media es mayor

para la subportadora de menor frecuencia. Esto es debido al propio rizado

con la frecuencia que tienen las curvas ecualizadas.

En las figuras 4.12 y 4.13 se representa la penalización de potencia en

función de la potencia óptica transmitida con y sin ecualización para dos

longitudes de fibra: 50 y 75 km, y dos frecuencias de modulación: 5 y 10

GHz, respectivamente. En el primer caso (figura 4.12) la frecuencia se

encuentra por debajo del primer nulo de GVD. Como se puede observar,

                                                                                                                               
ii véase apéndice I, donde se analiza la respuesta en frecuencia de un sistema que emplea la
técnica de inversión espectral
iii aunque en este caso en función de la longitud de fibra
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Figura 4.11  Penalización de potencia ecualizada mediante OPC
para dos subportadoras de milimétricas de frecuencias 30 y 60
GHz. Los parámetros de modulación son idénticos a los de la
figura anterior.
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aumentando la potencia óptica se obtienen mejores resultados, pues la

penalización de potencia disminuye. Existe un punto situado en torno a los

+7 dBm a partir del cual se consiguen mejores resultados sin ecualizar, ya

que el efecto del SPM induce una cierta ganancia sobre el enlace de fibra

óptica tal y como se explicó en la sección 3.2. No obstante, esto es una

situación local, ya que en general interesa aplicar la técnica OPC para

suavizar las curvas y eliminar los nulos. En el segundo caso (figura 4.13) la

frecuencia de modulación se encuentra por encima del primer nulo de GVD.

De este modo, al aumentar la potencia óptica el nulo se desplaza hacia

frecuencias mayores y llega un momento en el cual coincide a la frecuencia

de 10 GHz, obteniéndose un máximo en la penalización de potencia para

unas potencias ópticas de +8 dBm para 50 km y +12 dBm para 75 km de

fibra. Empleando OPC se consigue pues una mejora considerable.

Finalmente, los resultados de ecualización de la distorsión armónica de la

figura 2.3 en función de la frecuencia de modulación se representan en la

-5 0 5 10 15
-10

-8

-6

-4

-2

0

2

4

potencia óptica transmitida (dBm)

P
en

al
iz

ac
ió

n 
de

 p
ot

en
ci

a 
(d

B
)

OPC

Figura 4.12  Penalización de potencia con y sin ecualización en
función de la potencia óptica transmitida. Las curvas continuas
son para una longitud de fibra de 75 km, mientras que las de
trazos son para 50 km. Los parámetros de modulación son: fm = 5
GHz, mi = 0,04 y ϑ = 0.
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figura 4.14. En este caso, se deduce que la mejora obtenida en la distorsión

de segundo orden es muy superior a la de tercer orden. Unos 40 dB en el

término A2/A1 frente a tan sólo unos 10 dB para el término A3/A1. En

cualquier caso, los niveles de la distorsión de orden tres son suficientemente

pequeños. Fijando como límite un valor de −60 dBc para A2/A1, se consigue

extender la frecuencia máxima de modulación desde los 3 GHz hasta valores

por encima de 10 GHz empleando ecualización.

4.3.2 Compensación de distorsión no lineal en sistemas radio-fibra

En la sección 2.6 se obtuvieron resultados de distorsión no lineal introducida

por la fibra óptica en sistemas radio sobre fibra típicos. Ahora que se ha

estudiado la técnica OPC para compensar los efectos de la dispersión

cromática y del SPM, es el momento de aplicarla en estos sistemas. En las

simulaciones, los parámetros de cada sistema se considerarán idénticos a los
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Figura 4.13  Penalización de potencia con y sin ecualización en
función de la potencia óptica transmitida. Las curvas continuas
son para una longitud de fibra de 75 km, mientras que las de
trazos son para 50 km. Los parámetros de modulación son: fm = 10
GHz, mi = 0,04 y ϑ = 0.
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de la sección 2.6 y para realizar la ecualización tomaremos la configuración

básica de OPC con L1 = L2 = L/2 (MSSI) y tramos de fibra idénticos.

Para empezar, en la figura 4.15 se muestran los niveles de CSO del sistema

CATV con y sin ecualización mediante OPC en función de la longitud de

fibra óptica. Como se puede apreciar, la mejora obtenida en el caso de

emplear modulación directa es considerablemente superior debido a que el

principal factor limitante lo constituye el SPM y no la combinación del chirp

del transmisor con la dispersión de la fibra. Aun así, los niveles finales de

CSO ecualizado son unos 10 dB inferiores en el caso de emplear modulación

externa. Fijando el valor límite de −60 dBc, empleando ecualización se

consigue incrementar la longitud del enlace de fibra desde los 50 km hasta

distancias por encima de 100 km.
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Figura 4.14  Distorsión armónica en función de la frecuencia de
modulación con y sin ecualización: (a) distorsión de segundo orden y (b)
distorsión de tercer orden. Las curvas de trazos representan la
ecualización mediante OPC para una longitud de fibra de 10 km. Los
parámetros de modulación son: mi = 0,04, ϑ = 10 GHz y P0 = 20 mW.
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Por otro lado, los resultados de ecualización del sistema MMDS se

representan en la figura 4.16. En este caso sirve lo mismo dicho para el

sistema CATV, sin embargo, a diferencia de este último la distorsión viene

determinada por el CTB. Como se observa, en este sistema no resulta

interesante emplear la técnica OPC con modulación externa por encima de

los 30 km, donde predominan las no linealidades. En el caso de modulación

directa, sí que se obtienen resultados significativos extendiéndose la

longitud máxima de fibra desde los 10 km hasta los 50 km. Por último, los

resultados finales de ecualización difieren en unos 20 dB en función de la

existencia o no de chirp en el transmisor óptico.

También es posible mediante la técnica OPC extender las longitudes de

enlace de los sistemas radio sobre fibra que trabajan en la banda de

milimétricas. Como ejemplo, en la figura 4.17 se representan los resultados

de ecualización de distorsión no lineal y penalización de potencia del

sistema LMDS que opera a 28 GHz. La reducción que se consigue en los

niveles de CTB es significativa, con valores más de 40 dB inferiores. De este
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Figura 4.15  CSO con y sin ecualización para el sistema CATV de
70 canales. Las curvas continuas son con modulación directa,
mientras que las de trazos con modulación externa (ϑ = 0). Los
parámetros del sistema se consideran por defecto.
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modo, la longitud de fibra puede aumentar desde los 2 km hasta los 40 km.

Obsérvese que para distancias inferiores a los 5 km el CTB se mantiene por

debajo de −100 dBc.

En cuanto a la penalización de potencia, los resultados obtenidos con

ecualización son también muy satisfactorios como muestra la figura 4.17(b).

La técnica OPC elimina completamente los nulos de potencia y suaviza la

respuesta, alejando el punto de penalización 1 dB hasta distancias por

encima de los 50 km frente a los 2 km que se conseguían sin ecualizar. Este

es realmente el punto fuerte de la técnica OPC, ya que en los sistema LMDS

suelen emplearse modulaciones digitales (QPSK, QAM, ...) y los

requerimientos de CTB, al contrario que en los sistemas AM-VSB, no son

tan estrictos. En cualquier caso, la técnica OPC permite extender el alcance

del sistema LMDS empleando longitudes de fibra de hasta 40 km.

Finalmente, los resultados de distorsión no lineal y penalización de potencia

del sistema MVDS que opera a 42 GHz aparecen en la figura 4.18. Al igual

que se dijo anteriormente, la técnica OPC produce una mejora considerable
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Figura 4.16  CTB con y sin ecualización para el sistema MMDS
de 33 canales. Las curvas continuas son con modulación directa,
mientras que las de trazos con modulación externa (ϑ = 0). Los
parámetros del sistema se consideran por defecto.
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tanto en el caso del CTB como de la penalización de potencia. La longitud

máxima de fibra es claramente superior a los 20 km frente a tan sólo 1 km

que se consigue sin ecualización.

En la tabla I se muestran, a modo de resumen, los resultados de

ecualización de CIR y de penalización de potencia en los distintos sistemas

radio-fibra y para determinados valores de longitud de fibra donde cada uno

de los sistemas puede operar correctamente. Destacan en particular los 0,82

dB de penalización de potencia para 40 km de fibra en el sistema LMDS y

los 0,12 dB para 20 km de fibra en el sistema MVDS.

TABLA I  Resultados de ecualización de CIR y penalización de potencia mediante
OPC en sistemas radio-fibra típicos.

Sistema Lenlace

(km)
CIR modulación

directa (dB)
CIR modulación

externa (dB)
Penalización

(dB)

CATV 100 56,6 66,7 −

MMDS 50 65,8 83,8 −

LMDS 40 − 59,5 0,82

MVDS 20 − 73,2 0,12
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Figura 4.17  Ecualización de (a) CTB y (b) penalización de
potencia del sistema LMDS de 40 canales. Los parámetros del
sistema se consideran por defecto.
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Figura 4.18  Ecualización de (a) CTB y (b) penalización de
potencia del sistema MVDS de 30 canales. Los parámetros del
sistema se consideran por defecto.
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A continuación se analizarán algunos aspectos adicionales de la técnica de

inversión espectral que no han sido considerados hasta el momento. En

primer lugar, se realizará un estudio de sensibilidad de los resultados de

ecualización frente a diversos parámetros del sistema, como pueden ser la

longitud de fibra, la potencia óptica o la dispersión cromática.

Posteriormente, se estudiará la posibilidad de compensar dispersión y SPM

de una forma exacta. Finalmente, se analizará la influencia del parámetro

de dispersión de segundo orden en los resultados de ecualización.

4.4.1 Sensibilidad de la técnica OPC

En el apartado 4.3.1 ya se comentó que una de las principales ventajas de la

técnica OPC era su reducida sensibilidad frente a variaciones en la longitud

óptima de eculización. A continuación, realizaremos un estudio más

0 25 50 75 100 125 150
-150

-140

-130

-120

-110

-100

-90

-80

-70

-60

-50

distancia (km)

C
S

O
 (

dB
c)

P2 = 20 mW
30 mW 40 mW

2,5 mW

5 mW

10 mW

P1 = 20 mW

Figura 4.19  CSO en función de la distancia y para varios valores
de potencia óptica a la salida del dispositivo OPC. Otros
parámetros del sistema son: fm = 500 MHz, mi = 0,04, ϑ = 0 y L1 =
50 km.
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completo sobre la influencia que tienen diversos parámetros del sistema en

los resultados de ecualización. Estos parámetros incluyen, por ejemplo, la

longitud de los tramos de fibra, la potencia óptica a la salida del conjugador,

o la separación entre las longitudes de onda de señal y de bombeo.

En la figura 4.19 se representan los niveles de CSO en función de la

distancia para un sistema que emplea la técnica OPC. Los resultados se han

obtenido para distintos valores de potencia óptica a la entrada del segundo

trayecto de fibra tras el bloque OPC. Como se puede observar, para una

potencia óptica P2 = 20 mW (curva de trazos), idéntica a la del transmisor,

se consigue un mínimo de distorsión para una distancia L = 2L1 = 100 km

(MSSI). Si por el contrario se aumenta la potencia óptica (curvas de trazos y

puntos), los niveles de CSO son superiores. No obstante, en el caso de

emplear potencias ópticas menores (curvas continuas) es posible obtener

nulos de distorsión y mejorar considerablemente los resultados de
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Figura 4.20  (a) CSO para una distancia de 100 km y (b)
distancia a la cual se produce un mínimo de distorsión en función
de la potencia óptica a la salida del conjugador. Los resultados
están parametrizados en función de la posición del OPC: L1 = 30
km (trazos), L1 = 50 km (continua) y L1 = 70 km (trazos y puntos).
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ecualización con respecto a la situación estándar P1 = P2. Obsérvese que

para un valor de potencia óptica P2 = 10 mW se consigue un nulo cerca de

los 100 km. Conforme la potencia óptica disminuye, este nulo se desplaza

hacia distancias menores.

Estos efectos se muestran en las figuras 4.20 (a) y (b), donde se representan

el nivel de CSO ecualizado para 100 km y la distancia donde ocurre el

mínimo de distorsión, respectivamente, para distintas posiciones del

conjugador óptico: L1 = 30, 50 ó 70 km. De la figura 4.20(a) se deduce que,

en el caso de L1 = 70 km, no es posible obtener un nulo de distorsión para

100 km. En cambio, con L1 = 50 km se obtiene un nulo para una potencia

óptica de +9,7 dBm y con L1 = 30 km para una potencia de +12 dBm. Luego

se deduce que emplear potencias P2 < P1 produce en general mejores

resultados.

Por otro lado, en la figura 4.20(b) se observa que el nulo con L1 = 70 km se

consigue para distancias superiores a los 120 km. No obstante, existe un

punto de inflexión a partir del cual aumentando la potencia óptica el

mínimo se desplaza hacia distancias menores. Este fenómeno es el

representado en la figura 4.19 por las potencias ópticas de 30 y 40 mW, el

cual no es deseable debido a que los niveles de distorsión son superiores. A

grandes rasgos, para potencias ópticas inferiores al punto de inflexión, la

ecualización se produce principalmente por efectos dispersivos, mientras que

para potencias por encima de este punto se combinan dispersión y no

linealidades. En el primer caso es posible obtener incluso un nulo de

distorsión, lo cual proporciona resultados claramente mejores. Para P1 = P2

= +13 dBm nos encontramos a la derecha de este punto de inflexión y,

aunque se produce un mínimo para 100 km en el caso de L1 = 50 km, los

resultados no son tan buenos como empleando una potencia óptica de +10

dBm. En cualquier caso, debe tenerse en cuenta que la situación óptima no

se mantiene para cualquier frecuencia. De este modo, un nulo en el CSO no

lleva consigo igualmente un mínimo en el CTB o en la penalización de

potencia. Para la frecuencia de modulación utilizada (fm = 500 MHz), este

nulo se produce para una potencia óptica de +9,7 dBm, pero si cambiamos la
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frecuencia a 600 MHz, el nulo se consigue para una potencia óptica distinta.

Sin embargo, empleando P1 = P2 sí que se obtiene siempre un mínimo de

distorsión para una distancia L = 2L1 (MSSI), independientemente de la

frecuencia de modulación utilizada. Además, los resultados ecualizados

también son menos sensibles a variaciones en la distancia óptima de

ecualización (figura 4.9). Esto se debe a que la técnica compensa realmente

la distorsión no lineal, de acuerdo con la teoría de la sección 4.2, mientras

que en el otro caso se anula el CSO sólo para determinadas frecuencias de

modulación. Posteriormente veremos en el dominio frecuencial cómo son

mejores, en general, los resultados obtenidos con P1 = P2.

El proceso no lineal de FWM que ocurre en el conjugador óptico lleva consigo

un cambio de la longitud de onda de la señal de entrada de acuerdo a λC =

2λP − λS. Aunque se han propuesto configuraciones de OPC donde no se

produce desplazamiento en longitud de onda [Ino97, Cor99], no suele ser el

caso habitual, por lo que habrá que estudiar la influencia que tiene este

efecto en los resultados de ecualización. Téngase en cuenta que los

parámetros de la fibra óptica tienen una dependencia con la longitud de

onda de la señal, en particular la dispersión cromática.

Considerando la separación entre las longitudes de onda de la señal de

entrada al dispositivo OPC y su conjugada, ∆λ = λS − λC, los parámetros de

dispersión de cada una de las fibras están relacionados mediante:

λ∆−=λ∆
λ

−λ=λ=
λ

SD
d
dD

DDD 1SC2
P

)()( , (4.12)

donde en el caso de fibras estándar se tiene S = 0,06 ps/(km·nm2).

En la figura 4.21 se representa la respuesta en frecuencia del sistema OPC

para varios valores de potencia óptica y con distintas separaciones ∆λ. Las

curvas continuas son para la situación ideal ∆λ = 0, mientras que las de

trazos son para ∆λ = 2 nm y las de trazos y puntos para ∆λ = −2 nm.

Obsérvese que para GVD coinciden estos dos últimos casos, como es lógico,

mientras que para GVD + SPM se reciben potencias ligeramente mayores
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con ∆λ > 0. De todas formas, para una separación entre portadoras ópticas

de ±2 nm (valor típico), el efecto sobre la ecualización es prácticamente nulo.

En el caso GVD es posible obtener una expresión cerrada para caracterizar

el empeoramiento que se produce en los resultados de ecualización como

consecuencia de este efecto.

La respuesta en frecuencia de un sistema OPC viene dada poriv

),(),(),(),()( e2
)2(

IMPMe1
)1(

PMIM
1

2
e2

)2(
IMIMe1

)1(
IMIMeOPC ωω−ωω=ω −−−− LCLC

P
P

LCLCH ,

(4.13)

donde )( j
xC  son las funciones de conversión fase-intensidad de la fibra óptica

SMFj y se ha supuesto que no introduce chirp el transmisor óptico.

                                           
iv para un análisis más detallado, consúltese el apéndice I
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Figura 4.21  Respuesta del sistema OPC en función de ∆λ y para
varias potencias ópticas. Las curvas continuas son para ∆λ = 0,
mientras que las de trazos son para ∆λ = 2 nm y las de trazos y
puntos para ∆λ = −2 nm. Otros parámetros son: D(λP) = 17
ps/(km·nm), S = 0,06 ps/(km·nm2) y L = 100 km.
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Suponiendo que P2 = P1 y el SPM es despreciable, las funciones de

conversión de la fibra óptica vienen dadas por las ecuaciones (I.14)−(I.16),

obteniéndose

( )
.

2
cos

2
sen

2
sen

2
cos

2
cos)(

2
e222121

2
2
e221

2
e212

2
e221
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eOPC
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 ωβ





 ωβ+




 ωβ





 ωβ=ω

LL

LLLL
H

(4.14)

En realidad, esta expresión es idéntica a la de un sistema que emplea fibras

compensadoras de dispersión. En el caso ideal de que β21L1 = β22L2

(condición de compensación de dispersión), la respuesta del sistema es

independiente de la frecuencia.

Como se ha visto, el desplazamiento en longitud de onda introducido por el

conjugador conduce a un cambio en el valor de dispersión cromática de la

fibra. A partir de las ecuaciones (4.12) y (4.14) se puede llegar a la siguiente

expresión del ancho de banda a −3 dB del sistema:
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Figura 4.22  Ancho de banda a −3 dB del sistema OPC en función
de ∆λ y para varios valores de longitud del enlace (λP = 1550 nm).
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L
c

S
f dB

λ∆λ
=−

2

1

P

3 , (4.15)

suponiendo MSSI. En la figura 4.22 se representa el ancho de banda del

sistema en función de la separación entre las portadoras ópticas, ∆λ, y para

algunos valores de longitud de enlace: 50, 100 y 200 km. Como se observa,

este efecto no es significativo en sistemas radio-fibra típicos, ya que para

valores ∆λ ~ 1−3 nm y longitudes de enlace de 100 km se obtienen anchos de

banda superiores a los 60 GHz. No obstante, puede influir en el caso de

sistemas de comunicaciones ópticas digitales de elevadas velocidades

[Ian94], lo cual se resuelve modificando la longitud del segundo trayecto de

fibra de acuerdo a

1
2

2 1 L
D

SL 






 λ∆+= . (4.16)
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Figura 4.23  Respuesta del sistema OPC para varios valores de
potencia óptica y una longitud de enlace de 100 km. La curva
continua es para P1 = P2 = 20 mW, mientras que las de trazos son
variando P1 y las de trazos y puntos variando P2.
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Uno de los parámetros que tiene gran influencia en la técnica de inversión

espectral es la potencia óptica. El SPM tiene una clara dependencia con ésta

y se convierte en la principal limitación en los resultados de ecualización

debido a la falta de simetría del efecto Kerr anteriormente comentada. En

las figuras 4.19 y 4.20 se presentaron resultados de ecualización de CSO,

donde se pudo ver que trabajar con valores de potencia óptica P2 < P1

producía niveles de distorsión inferiores. Sin embargo, la figura 4.23

contradice este hecho. En esta figura se representa la respuesta en

frecuencia del sistema OPC para varios valores de potencia óptica a la

entrada de cada una de las fibras. La curva continua es para la situación por

defecto: P1 = P2 = 20 mW, mientras que las curvas de trazos son para P2 = 20

mW y variando P1, y las de trazos y puntos para P1 = 20 mW y variando P2.

Se observa claramente que el mejor resultado se produce para P1 = P2, dado

que el rizado tiene una amplitud menor. Incluso para una potencia P1 = 5

mW llegan a aparecer nulos en la respuesta del sistema. Luego en esta

figura es donde se demuestra realmente que la condición (4.7) de

compensación de SPM es la que produce un resultado óptimo en general. El

resto de situaciones pueden conducir a mejores resultados pero sólo para un

sistema o parámetro en particular.

Finalmente, la influencia que tiene la variación de la longitud de los tramos

de fibra se muestra en la figura 4.24. Las curvas continuas son para L1 = L2

= 50 km, las de trazos para L1 = 50 km y L2 = 45 km, y las de trazos y

puntos para L1 = 45 km y L2 = 50 km. Al igual que en la figura anterior, el

mejor resultado de ecualización se consigue para L1 = L2 = L/2 (MSSI). A

frecuencias altas, se observa que la pérdida de simetría conduce a una caída

en la potencia recibida, debida principalmente a que la dispersión cromática

no se compensa completamente. En este caso, la expresión del ancho de

banda a −3 dB para GVD viene dada por

L
f dB

∆βπ
=−

2

3
8

1
, (4.17)

siendo ∆L = L1 − L2. Para fibras estándar a 1550 nm se tiene f−3dB·∆L1/2 =

42,85 GHz·km1/2.
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En la figura 4.25 se representa la penalización de potencia para una

frecuencia de modulación de 10 GHz y en función de la longitud, dispersión

cromática o potencia óptica aplicada a la entrada del segundo tramo de

fibra. En cierto modo, estas gráficas resumen algunos de los resultados ya

vistos con anterioridad. Se observa en la figura 4.25(a) que el punto óptimo

de trabajo se encuentra en torno a P2 = P1 = 10 mW y L2 = L1 = 50 km, lo

cual es lógico. Conforme disminuye la potencia óptica o aumenta la longitud

de fibra, los resultados empeoran. Así, para compensar un aumento en la

longitud del enlace de 10 km (L2 = 60 km), habría que aumentar la potencia

óptica a P2 = 12 mW. Se demuestra, pues, que es posible compensar la

influencia de determinado parámetro por medio de variaciones en el resto.

Esto mismo se puede ver en la figura 4.25(b). El punto óptimo se consigue

para D2 = D1 = 17 ps/(km·nm) y L2 = L1 = 50 km. Si la dispersión cromática

aumenta, será necesario disminuir la longitud del segundo tramo de fibra

para mantener la misma dispersión acumulada y viceversa. No obstante, el

efecto de la dispersión es menos influyente que el de la potencia óptica.
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Figura 4.24  Respuesta del sistema OPC con distintas
configuraciones de fibra y potencias ópticas. Las curvas continuas
son para MSSI (L = 100 km), mientras que las de trazos son para
L1 = 50 km y L2 = 45 km, y las de trazos y puntos para L1 = 45 km
y L2 = 50 km.
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Figura 4.25  Penalización de potencia en función de la longitud
del segundo tramo de fibra, la potencia óptica a la salida del
conjugador o la dispersión cromática. Otros parámetros del
sistema son: fm = 10 GHz, P1 = 10 mW y L1 = 50 km.
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Por último, la figura 4.26 muestra la variación de la respuesta frecuencial

de un sistema MSSI con la longitud del enlace. Conforme aumenta la

longitud de fibra, las oscilaciones de la respuesta ecualizada son de mayor

amplitud y se van desplazando progresivamente hacia frecuencias menores.

A partir de los 60 km, el ancho de banda a −3 dB del sistema se reduce

bruscamente a valores en torno a los 5−10 GHz. Estos resultados son para

una potencia óptica de 20 mW, pero empleando niveles de potencia más

reducidos es posible atenuar la amplitud de las oscilaciones e incrementar la

longitud máxima del enlace.

4.4.2 Compensación exacta de dispersión y SPM

El esquema considerado en este apartado se muestra en la figura 4.27,

idéntico al de un sistema OPC, salvo que se han añadido unas nuevas

variables para analizar el problema de la compensación perfecta de los

efectos dispersivos y no lineales. Para transmisiones a grandes distancias se

pueden incluir amplificadores ópticos en el trayecto, aunque esto será

comentado más tarde. La señal óptica a la salida del láser se propaga en la
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Figura 4.26  Respuesta en frecuencia del sistema OPC en función
de la longitud del enlace y para una potencia P0 = 20 mW. Se
supone una configuración MSSI.
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dirección +z a través de la primera fibra (SMF1) de longitud L1. Luego, un

bloque conjugador invierte la fase de la señal, lo cual es equivalente a

invertir el espectro respecto a la frecuencia central ω0. Tras este procesado,

la señal se propaga a través de la segunda fibra (SMF2) de longitud L2 y

finalmente llega hasta el fotodetector. Para el análisis se supondrá que el

punto z = 0 está situado en el OPC.

Cuando una señal óptica con portadora )exp( 0tjω  se propaga a través de una

fibra en dirección +z, la envolvente compleja del campo, A(z,T), suponiendo

la aproximación de pequeñas variaciones en su amplitud, obedece la

ecuación de Schrödinger no lineal

AAjA
T
Aj

z
A 2

2

2

2 22
γ−α−=

∂
∂β−

∂
∂

, (4.18)

donde β2 = β2(z), α = α(z) y

)(
)(

)(
eff

20

zcA
zN

z
ω=γ=γ , (4.19)

considerando que los distintos parámetros pueden sufrir ligeras variaciones

a lo largo de la fibra. Por el momento, se considerará únicamente la

ζ ζ0−ζ−ζ0

ζ

L2−L1

z
−z1 z20

0

OPC
u(−ζ0) u(−0) u*(+0) u*(+ζ0)

SMF1 SMF2

Figura 4.27  Configuración esquemática de compensación de GVD + SPM
mediante inversión espectral (z: distancia real; ζ: distancia normalizada).
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dispersión de primer orden. En un apartado posterior analizaremos la

dispersión de segundo orden para comprobar cómo afecta a las prestaciones

del sistema. A continuación, introduciremos una envolvente u(z,T)

normalizada (|u|2 = 1), de tal modo que

),()(),( TzuzaTzA = , (4.20)

donde





 α−= ∫

z
dzzaza

0
')'(

2
1

exp)0()( , (4.21)

es una función de amplitud con pérdidas o ganancia dependiendo del signo

de α(z). a(z) ≡ a(0) (cte.) representa el caso sin pérdidas y a2(z) corresponde a

la potencia óptica P(z). Si sustituimos (4.20) y (4.21) en (4.18) resulta
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, (4.22)

y realizando la transformación (figura 4.27)

∫ γ=ζ
z

dzzaz
0

2 )'()'( , (4.23)

se obtiene finalmente la siguiente ecuación normalizada:
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, (4.24)

donde
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)(

)( 2
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ζζγ
ζβ=ζ

a
B . (4.25)

Calculando el complejo conjugado de cada uno de los términos de (4.24) se

obtiene

*2*
2

*2*

)( uu
T
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B
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j +
∂
∂ζ−=

∂ζ
∂− , (4.26)
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de tal forma que si u(−ζ) obedece la evolución impuesta por (4.24), u*(ζ)

también obedece la ec. (4.26) si se cumple la siguiente condición:

)()( ζ=ζ− BB . (4.27)

Así pues, una señal inicial u(−ζ0) obedece (4.24) desde ζ = −ζ0 hasta 0, donde

la señal es igual a u(−0). Luego, se calcula su conjugada u*(+0) y se propaga

desde ζ = 0 hasta ζ0 de acuerdo a (4.26), obteniéndose a la salida u*(+ζ0).

Bajo la condición impuesta en (4.27), la señal de salida es exactamente la

compleja conjugada de la señal de entrada a la primera fibra. El signo del

desplazamiento de fase producido por GVD y SPM en cualquier posición −ζ
de la primera fibra se invierte por medio del OPC. De este modo, la

distorsión generada por un desplazamiento de fase en cualquier punto −ζ,

puede compensarse perfectamente con el mismo desplazamiento de fase

sobre la señal conjugada en el punto +ζ de la segunda fibra.

Para que la técnica basada en OPC permita compensar los efectos de GVD y

SPM es necesario que se cumpla la condición impuesta por la ec. (4.27).

Introduciendo dos distancias −z1 y z2 en la coordenada z, correspondientes a

−ζ y ζ respectivamente, y que por lo tanto cumplen la siguiente relación:

∫∫ γ−=γ
− 21

0

2
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2 )()()()(
zz

dzzazdzzaz , (4.28)

la condición de compensación de (4.27) se reescribe como

)()( 21 zBzB =− , (4.29)

o más desarrollada
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Es decir, proporcionando el mismo cociente entre dispersión y no

linealidades en las correspondientes posiciones, se satisface la condición

para una perfecta compensación. Esto es relativamente sencillo si

consideramos una situación en la que no existen pérdidas [Pep80, Fis83]. En

caso contrario, suponiendo que la primera fibra presentara pérdidas, el
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medio de transmisión tras el OPC debería presentar una ganancia

distribuida para poder compensar los efectos del SPM (considerando por el

momento valores constantes de β2 y γ). Este es el resultado de la simetría

impuesta a ambos lados del bloque OPC, ya comentada en la sección 4.2. La

señal de entrada a la primera fibra se ve más influenciada por el SPM al

comienzo de la propagación, puesto que la potencia óptica de señal es mayor.

Así pues, tras el OPC debe ocurrir lo contrario, es decir, el desplazamiento

de fase no lineal producido por SPM debe ser progresivamente mayor

(aumento de la amplitud de la señal).

Sin embargo, también existe otra solución para compensar perfectamente la

distorsión sin necesidad de emplear un medio con ganancia. Ésta se basa en

introducir en los parámetros β2(z) y γ(z) una dependencia con la atenuación

de la fibra, de tal forma que el medio se pueda considerar sin pérdidas en lo

que respecta a la distorsión. De este modo, para cancelar la variación que se

produce en B(z) a lo largo de un medio con pérdidas, deberíamos disminuir

la dispersión o aumentar las no linealidades (efecto Kerr) con la distancia.

En el caso de existir amplificadores, éstos también deberán tenerse en

cuenta en la expresión de B(z). Considerando la dispersión, β2(z) puede

variarse a lo largo de la fibra modificando parámetros tales como la longitud

de onda de dispersión nula, λZD, de una DSF, el índice de refracción o el

diámetro del núcleo. Una fibra para compensar dispersión (DCF) es una

buena alternativa para modificar β2(z). Es posible obtener DCFs con valores

de dispersión de hasta −150 ps/(km·nm) [Ven93]. Por otra parte, para

aumentar el efecto Kerr, debemos controlar N2(z) o Aeff(z). Disminuyendo

Aeff(z) o el diámetro de un modo (MFD), aumenta efectivamente la

intensidad a lo largo de la fibra. No obstante, una disminución excesiva en

el MFD conduce a pérdidas adicionales. Por tanto, existe un límite inferior

para el MFD.

Combinando estos dos efectos, podemos realizar una distribución simétrica

de B(z) con respecto a la posición del OPC, incluso teniendo en cuenta las

pérdidas de la fibra y la ganancia de los amplificadores. Esto conduce a la

posibilidad de una perfecta compensación de la distorsión no lineal

producida por GVD y SPM utilizando la técnica OPC. En particular, existen
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un tipo de fibras conocidas como fibras de dispersión decreciente (DDFs,

dispersion-decreasing fibers) que constituyen la solución a este problema. Se

caracterizan por poseer una distribución de GVD dada por

( )zz α−β=β exp)0()( 22 . (4.31)

Aunque se han fabricado fibras con precisiones mejores que 0,1 ps2/km

[Ric95], no siempre están disponibles y existen soluciones más simples,

como por ejemplo aproximar el perfil exponencial por medio de una función

escalonada, empalmando varias fibras con diferentes valores de β2 [Wat96].

La configuración general empleada se muestra en la figura 4.28. En primer

lugar, cada uno de los tramos de fibra está dividido en k1 y k2 trayectos

respectivamente, tras los cuales existe un amplificador que restaura el nivel

de señal. El objetivo de estos amplificadores es obtener una distribución de

potencia lo más simétrica posible respecto a la posición del OPC. No

obstante, si la longitud del enlace de fibra no es muy elevada podemos
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Figura 4.28  Configuración general utilizada en la técnica OPC. Los
amplificadores compensan las pérdidas del tramo de fibra previo. Por otra parte,
cada uno de los kj trayectos de fibra entre amplificadores se implementa mediante
Nj secciones de DCF con dispersión Dj(m), para m = 1, 2, ..., Nj y j = 1, 2.
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evitarlos. Suelen utilizarse cuando la longitud de los trayectos es superior a

los 50 km, considerando valores típicos para el coeficiente no lineal γ ∼ 2,6

W−1km−1. Al mismo tiempo, en cada uno de estos trayectos (j = 1 ó 2) de

longitud Lj/kj realizaremos cambios en el coeficiente de dispersión β2j(z). La

distribución que conseguiría una compensación perfecta de dispersión y

SPM debería tener forma exponencial como se puede deducir de (4.30), pues

éste es el comportamiento del término de potencia a2(z) = P(z). De este modo,

forzaríamos a que el término B(z) fuese constante para cualquier punto de

ambas fibras, y por lo tanto simétrico respecto del OPC. Sin embargo, esta

solución es compleja y queda descartada como ya explicamos con

anterioridad, a que obliga al uso de DDFs.

Una solución más sencilla consiste en aproximar esta distribución

exponencial por medio de una función escalonada. Así, cada uno de estos

trayectos se dividiría en Nj secciones de longitud ∆zj = Lj/(Nj kj) y dispersión

Dj(m) (m = 1, 2, ..., Nj). Para calcular el valor de este parámetro de

dispersión, Dj(m), se trabaja con valores de potencia promediados [Wat96]:

z

D(z) ∝ P(z)
(ideal)

D(1)

D(2)

D(3)
D(4) D(5)

∆z

|B(z)| ≠ cte

B(z), D(z)

∆ε

Figura 4.29  Aproximación escalonada de la distribución
exponencial ideal, D(z), con una DCF de N = 5 secciones. Para B(z)
se obtiene un comportamiento similar a un diente de sierra con
una amplitud pico a pico ∆ε.
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siendo )(mPj  la potencia media promediada a lo largo de la sección m-

ésima, Pj(m) la potencia a la entrada de esta misma sección y Dj el valor

medio del parámetro de dispersión. Este proceso puede verse gráficamente

en la figura 4.29 para Nj = 5. Al aproximar el parámetro de dispersión por

una función escalonada, se obtiene una distribución de B(z) exponencial a

trozos con un valor de pico a pico ∆ε. Para obtener una buena ecualización,

se debe forzar a que sea lo más constante posible, lo cual equivale a hacer

tender este término de error a cero (∆ε → 0). Un modo de conseguirlo puede

ser aumentando el número de secciones, o disminuyendo la distancia entre

amplificadores. Ambas equivalen a una disminución en el valor de ∆z.
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Figura 4.30  Compensación de (a) CSO y (b) CTB mediante OPC
para distintos valores de N = N1 = N2 y k = k1 = k2. Las curvas de
trazos son para N = 1, 2 y k = 1, mientras que las de trazos y
puntos son para N = 1, 2 y k = 2. Los parámetros de modulación
son: fm = 500 MHz, mi = 0,04, ϑ = 0 y P0 = 20 mW.
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En la figura 4.30 se presentan los resultados de ecualización de CSO y CTB

empleando distintos valores de N y k. Las curvas de trazos son para k = 1 y

las de trazos y puntos para k = 2, en ambos casos variando N = 1, 2. Se

observa que, como es lógico, aumentando el valor de N ó k se obtienen

progresivamente mejores resultados como consecuencia de una mayor

simetría del efecto GVD + SPM. La reducción que se obtiene en los niveles

de CSO respecto a la situación sin ecualización se resumen en la figura 4.31

en función de N y k. En general, se obtiene mejor resultado aumentado N

que k, lo cual suele ser también tecnológicamente más simple y económico.

De este modo, empleando fibras de 3 secciones, se consiguen reducciones en

el CSO de hasta 30 dB.

Por último, también es posible ecualizar las oscilaciones que aparecen en la

respuesta en frecuencia del sistema OPC empleando esta técnica. En la

figura 4.32 aparecen los resultados para una subportadora de 10 GHz en

función de la longitud del enlace y para varios valores de N. Nuevamente se

observa que los resultados son cada vez mejores conforme aumenta el

número de secciones dispersivas, aplanándose las curvas y desplazándose

hacia distancias mayores el punto de penalización a 1 dB. Por ejemplo, con

1 2 3 4 5
0

10

20

30

40

50

60

número de secciones dispersivas, N

R
ed

uc
ci

ón
 d

e 
C

S
O

 (
dB

)

k

Figura 4.31  Reducción de los niveles de CSO de la figura 4.30
para una longitud de fibra de 100 km y en función de N y k.
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N = 2 se aumenta la distancia de los 30 a los 50 km. El caso límite ∞→N

correspondería a emplear una DDF.

4.4.3 Influencia de la dispersión de segundo orden

Por el momento, se ha tenido en cuenta en el análisis únicamente la

dispersión de primer orden representada por el coeficiente β2. La explicación

se debe a que el transmisor óptico opera a 1550 nm y el coeficiente β3 es

despreciable frente al anterior a esta longitud de onda en el caso de fibras

estándar. Ahora bien, al aplicar la técnica OPC para ecualizar, se obtendrán

unos resultados que estarán limitados por la dispersión de segundo orden.

Debe tenerse en cuenta que con esta técnica no se puede compensar la

dispersión de segundo orden salvo que tenga distinto signo para cada uno de

los tramos de fibra a ambos lados del conjugador, lo que no suele ocurrir en

la práctica. A continuación, veremos cómo afecta a las prestaciones del

sistema un coeficiente de dispersión β3 distinto de cero.
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Figura 4.32  Potencia recibida normalizada para una
subportadora de 10 GHz en función de la longitud de fibra y para
varios valores de N. Otros parámetros son: k = 1, P0 = 20 mW y ϑ
= 0.
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Dado que la dispersión de segundo orden no afecta a la respuesta en

frecuencia de la fibra ópticav, nos centraremos en estudiar sus efectos sobre

la distorsión no lineal. En la figura 4.33 se representan los niveles de CSO y

CTB con y sin ecualización mediante OPC para una subportadora de 500

MHz con chirp (ϑ = 10 GHz). Las curvas de trazos son para una situación

ideal con β3 = 0 y variando k. No obstante, se observa que para longitudes de

fibra reducidas (L < 10 km para el CSO y L < 20 km para el CTB) existe un

límite en la ecualización. Este límite viene impuesto por la dispersión de

segundo orden que no puede compensarse y se caracteriza por la curva de

trazos y puntos. Depende de parámetros tales como la frecuencia de

subportadora o el chirp del transmisor óptico. En cualquier caso, si

empleamos fibras estándar con S < 0,1 ps/(km·nm2) su efecto no es

                                           
v la función de transferencia de la fibra óptica se ve modificada por un término de fase, pero
no afecta a su amplitud (véase apéndice I)
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Figura 4.33  Ecualización de (a) CSO y (b) CTB en presencia de
dispersión de segundo orden. Las curvas de trazos son para β3 = 0
y variando k. La curva de trazos y puntos representa el límite
impuesto por la dispersión de segundo orden: S = 0,07
ps/(km·nm2). Otros parámetros son: N = 1, fm = 500 MHz, mi =
0,04 y P0 = 20 mW.
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excesivamente significativo, pues en la figura 4.33(a) se mantiene unos 75

dB por debajo del nivel de CSO sin ecualizar.
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La técnica de inversión espectral se ha demostrado como un método eficiente

para compensar la distorsión no lineal inducida por la dispersión cromática

y las no linealidades de las fibras ópticas monomodo. Las principales

conclusiones y resultados obtenidos en este estudio se resumen a

continuación:

• La técnica OPC compensa perfectamente la dispersión de primer orden

suponiendo que se cumple la condición impuesta por (4.5). No obstante, la

dispersión de segundo orden no puede compensarse salvo que tenga

distinto signo en ambas fibras a cada lado del conjugador. Aun así, en el

caso de fibras estándar no constituye ninguna limitación para las

longitudes de enlace típicas de los sistemas radio-fibra. Por otro lado,

para que el SPM pueda compensarse, es necesario que exista simetría del

efecto Kerr con respecto a la posición del conjugador. En caso de

longitudes de enlace reducidas, puede utilizarse la aproximación (4.7). Si

se desean obtener mejores resultados, entonces es necesario utilizar

amplificadores ópticos o dividir los tramos de fibra en distintas secciones

con valores de dispersión escogidos adecuadamente según la ec. (4.32). En

especial, el uso de DDFs constituye una solución para el problema de la

compensación perfecta de dispersión y SPM. El hecho de que el SPM no se

compense perfectamente da lugar a la aparición de oscilaciones

dependientes de la frecuencia o de la longitud de fibra en la respuesta del

sistema OPC, las cuales se han analizado por primera vez en el contexto

de los sistemas ópticos analógicos.

• Como contribución, en este capítulo se han obtenido resultados de

ecualización del CSO y del CTB introducidos por la fibra óptica en

sistemas multicanal radio sobre fibra empleando la técnica OPC. Los

resultados han sido muy satisfactorios, obteniéndose reducciones de unos

40 dB en los niveles de CSO y CTB de los sistemas CATV y MMDS,

respectivamente. En los sistemas LMDS y MVDS, sin embargo, la

distorsión no se convierte en la principal limitación, ya que estos sistemas

emplean modulaciones digitales QPSK o QAM que no son tan restrictivas
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como la modulación AM−VSB empleada habitualmente en los sistemas

CATV y MMDS. El principal problema lo constituye la penalización de

potencia, la cual limita la máxima distancia del sistema a 1−2 km como

consecuencia de las altas frecuencias de modulación: 28 y 40 GHz. Los

resultados finales de ecualización obtenidos posibilitan longitudes de

fibra de 100 km para el sistema CATV, 50 km para MMDS, 40 km para

LMDS o 20 km para MVDS, con valores de CIR superiores a los 60 dB y

de penalización de potencia inferiores a 1 dB. Algunos de estos resultados

de ecualización en sistemas de comunicaciones ópticas analógicos han

sido publicados en [Mar97, Ram98a].

• Se ha obtenido, por primera vez, una expresión teórica para caracterizar

la respuesta en frecuencia de un sistema OPC a partir de las funciones de

conversión fase-intensidad de la fibra óptica (véase apéndice I). Esta

expresión es válida aun en presencia de chirp en el transmisor óptico y

tiene en cuenta tanto la dispersión cromática como el SPM. Los

resultados teóricos y de simulación concuerdan perfectamente.

• Una de las ventajas de la técnica OPC es su reducida sensibilidad frente

a variaciones en la longitud de fibra óptima de ecualización. Esto permite

emplear arquitecturas donde el dispositivo OPC se coloca en un lugar

centralizado, y desde aquí se distribuye la señal por medio de una red

óptica pasiva hasta los distintos usuarios. De este modo, el conjugador se

comparte con el consiguiente ahorro económico. En particular, se han

estudiado configuraciones distintas de MSSI y se ha demostrado que en

general interesa L1 < L2, ya que la distorsión acumulada durante el

primer trayecto de fibra es menor.

• Adicionalmente, se han obtenido resultados de sensibilidad de la

respuesta del sistema OPC frente a diversos parámetros: dispersión

cromática, potencia óptica, longitudes de fibra, etc. El parámetro más

influyente ha resultado ser la potencia óptica, debido a que la simetría del

efecto Kerr se convierte en el principal factor limitante [Sot99]. Otros

efectos, como por ejemplo el cambio de longitud de onda que ocurre en el

conjugador, son muy poco significativos en sistemas típicos.
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• Conviene resaltar que en todo el análisis realizado se ha supuesto que el

bloque OPC es un dispositivo ideal, no introduciendo ninguna

degradación adicional sobre el proceso de conjugación óptico. Esto se debe

a que en este capítulo se ha pretendido enfocar el estudio solamente en la

técnica de inversión espectral, dejando para el capítulo siguiente un

análisis detallado del conjugador y, en particular, del proceso de FWM

que ocurre en el mismo.
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El proceso de mezclado de cuatro ondas (FWM) es uno de los fenómenos no

lineales más interesantes que ocurre en dispositivos fotónicos. Se

caracteriza por la aparición de nuevas frecuencias del tipo ωi + ωj − ωk a la

salida del dispositivo. Aunque este fenómeno produce degradaciones en los

sistemas ópticos multicanal [Shi90], encuentra un gran número de

aplicaciones como la generación de frecuencias [Lin82], o la elaboración de

convertidores de longitud de onda y conjugadores ópticos [Ino92a, Wu94,

Zho94, Zha96, Shi96, Duc96]. Debe tenerse en cuenta que la nueva onda

generada mediante FWM es la conjugada compleja de la onda de entrada a

frecuencia ωk. Actualmente, los principales dispositivos fotónicos utilizados
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para inducir FWM son las fibras ópticas y los amplificadores de

semiconductor (SOAs).

El fenómeno de FWM en fibras ópticas ha sido extensamente estudiado

[Hil78, Shi87, Agr89, Cap91, Mar91, Ino92, Yam97]. Para inducirlo requiere

la inyección de una señal de bombeo a una frecuencia ωP desplazada de la

frecuencia de señal ωS en una pequeña cantidad (~ 0,5 THz). Las no

linealidades de la fibra generan una señal conjugada a una frecuencia ωC =

2ωP − ωS considerando que se cumple la condición de fasei. En fibras ópticas

monomodo, la condición de fase se satisface aproximadamente si se escoge la

longitud de onda de dispersión nula de la fibra coincidente con la longitud

de onda de bombeo. Luego si se desea trabajar en tercera ventana son

necesarias fibras de dispersión desplazada (DSFs). Este método fue el

utilizado en varios experimentos realizados en 1993 [Wat93, Wat93a] que

demostraron por primera vez el potencial de la técnica OPC para compensar

los efectos de la dispersión cromática.

El proceso de FWM en SOAs ha sido también utilizado para generar la señal

conjugada en la técnica OPC. Por ejemplo, en un experimento realizado en

1997 se demuestra la transmisión de una señal de 40 Gbit/s sobre 406 km

de fibra estándar [Mar97c]. El fenómeno de FWM no degenerado en SOAs

fue propuesto en 1987 [Agr87] y ha sido estudiado extensamente desde

entonces para la elaboración de convertidores de longitud de onda [Zho94,

Mec95, Shi96, Ian96, Lin98]. Su principal ventaja se debe a que la señal

conjugada puede generarse utilizando un dispositivo de 1 mm de longitud o

inferior. Además, la eficiencia de conversión es típicamente superior a la que

se obtiene mediante FWM en fibras ópticas [Agr97].

En este capítulo se estudia la construcción de conjugadores ópticos basados

en FWM en configuraciones DSF o SOA. Y todo ello como aplicación de la

técnica OPC en sistemas ópticos analógicos para la compensación de los

efectos de dispersión cromática y no linealidades. En la sección 5.2 se

analiza el fenómeno de FWM en fibras ópticas monomodo. Se estudia su

                                           
i phase-matching condition
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origen, las ecuaciones que lo modelan, y se presentan resultados de la

eficiencia de conversión. Adicionalmente, se observa la influencia de la

condición de fase, así como de distintos efectos no lineales como el scattering

estimulado de Brillouin. El FWM en SOAs se estudia en la sección 5.3,

donde se realiza un análisis similar al de la sección 5.2. En particular, se

observa la influencia de la separación entre las longitudes de onda de señal

y de bombeo, y se obtienen resultados de eficiencia de conversión y de

relación señal a ruido. Por último, en la sección 5.4 se aborda la construcción

de conjugadores ópticos basados en FWM en DSF/SOA. A diferencia de otros

estudios previos [Gei97], el análisis se efectúa en el contexto de los sistemas

radio sobre fibra óptica, por lo que se realizan medidas de prestaciones

típicas en estos sistemas (linealidad, CNR y diagrama de ojos de un canal

digital de microondas) comparando ambas configuraciones. Finalmente, se

demuestra la compensación del efecto de supresión de la portadora en un

enlace de 50 km de SSMF mediante FWM en una DSF de 12,7 km de

longitud [Ram99].
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De entre los distintos dispositivos fotónicos utilizados para inducir FWM,

las fibras ópticas son uno de los más estudiados. Como se ha comentado en

la introducción, para que el proceso de generación sea eficiente, es necesario

trabajar cerca de la longitud de onda de dispersión nula. Por ello, las fibras

de dispersión desplazada se convierten en el principal candidato. A

continuación pasaremos a estudiar las características del FWM en estos

dispositivos.

5.2.1 Origen del FWM en fibras ópticas

El proceso de FWM en fibras ópticas ha sido extensamente estudiado [Hil78,

Shi87, Agr89, Cap91, Mar91, Ino92, Yam97]. Su origen se debe a que la

polarización inducida en el medio no es lineal con respecto al campo

aplicado, sino que contiene un término no lineal cuya magnitud depende de

la susceptibilidad no lineal de tercer orden, χ(3), de acuerdo a [Agr89]

EEEP �
)3(

0NL χε= , (5.1)

donde E es el campo eléctrico, PNL es la polarización no lineal inducida y ε0

es la permitividad del vacío.

Considerando cuatro ondas ópticas oscilando a frecuencias ω1, ω2, ω3 y ω4

linealmente polarizadas a lo largo del mismo eje x, el vector campo eléctrico

total puede escribirse como

( )[ ] ..exp
2
1ˆ

4

1

cczktjEx
i

iii +−ω= ∑
=

E , (5.2)

donde

c
n

k ii
i

ω=
~

, (5.3)

siendo in~  el índice de refracción de la onda i-ésima, y se supone que todas

las ondas se propagan en la misma dirección z.
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Si a continuación sustituimos (5.2) en la ec. (5.1) y expresamos PNL de la

forma

( )[ ] ..exp
2
1ˆ

4

1
NL cczktjPx

i
iii +−ω= ∑

=

P , (5.4)

se encuentra que Pi para i = 1−4, consiste en un gran número de términos

que involucran productos de tres campos eléctricos. Por ejemplo, P4 puede

expresarse como
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dondeii

2
0

8
3

N
n=χ , (5.6)

y las fases se calculan como

( ) ( )zkkkkt 43214321 −++−ω−ω+ω+ω=θ+ , (5.7)

( ) ( )zkkkkt 43214321 −−+−ω−ω−ω+ω=θ− . (5.8)

El término proporcional a E4 es responsable de los fenómenos de SPM y

XPMiii, mientras que los restantes términos son responsables del FWM. La

eficiencia de estos términos depende de la fase relativa entre E4 y P4, dada

por θ+, θ−, o un ángulo similar. Un FWM significativo ocurre si la fase

relativa se anula prácticamente, lo cual requiere la coincidencia de las

frecuencias además de los vectores de onda. Este requerimiento se le conoce

habitualmente con el nombre de coincidencia de fase (phase matching).

                                           
ii dado que el campo eléctrico se encuentra linealmente polarizado, sólo una componente χ
del tensor de cuarto rango contribuye al índice no lineal N2
iii modulación de fase cruzada (cross-phase modulation)
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En términos de mecánica cuántica, el FWM ocurre cuando los fotones de dos

o más ondas son destruidos y se crean nuevos fotones a frecuencias

diferentes, de tal forma que la energía y momento netos se conservan

durante la interacción paramétricaiv. La principal diferencia entre los

procesos paramétricos y los procesos de scattering estimulado es que la

condición de fase se satisface automáticamente en el caso del scattering

estimulado de Raman o de Brillouin, como consecuencia de la participación

activa del medio no lineal. Por el contrario, la condición de fase requiere una

elección adecuada de las frecuencias e índices de refracción para que los

procesos paramétricos ocurran.

En la expresión (5.5) existen dos tipos de términos de FWM. El primero de

ellos corresponde al caso en el cual tres fotones transfieren su energía a un

único fotón de frecuencia ω4 = ω1 + ω2 + ω3. Este término es responsable del

fenómeno conocido como generación de tercer armónico cuando ω1 = ω2 = ω3,

o conversión de frecuencia a la onda 2ω1 + ω3 cuando ω1 = ω2 ≠ ω3. En

general, resulta difícil satisfacer la condición de fase para que estos procesos

ocurran con altas eficiencias en fibras ópticas, por lo que desde este

momento nos referiremos con FWM al segundo de los términos. Este último

término corresponde al caso en que dos fotones de frecuencias ω1 y ω2

desaparecen junto con la creación simultánea de dos fotones a frecuencias ω3

y ω4 tales que

2143 ω+ω=ω+ω . (5.9)

La condición de fase para que este proceso ocurra es ∆k = 0, donde

c
nnnn

kkkkk 44332211
4321

~~~~ ω−ω−ω+ω=−−+=∆ . (5.10)

Sin embargo, resulta relativamente fácil de satisfacer ∆k = 0 en el caso

particular en que ω1 = ω2, en lo que se conoce como FWM parcialmente

degenerado (PDFWM, partially degenerate FWM). Físicamente, se

manifiesta de forma similar al scattering estimulado de Raman. Una fuerte

                                           
iv el FWM se incluye dentro de los llamados procesos paramétricos
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onda de bombeo a frecuencia ω1 crea dos bandas laterales localizadas de

forma simétrica a las frecuencias ω3 y ω4, con un desplazamiento de

frecuencia dado por

1431S ω−ω=ω−ω=Ω , (5.11)

donde se ha supuesto por definición ω3 < ω4. De hecho, a la banda inferior de

frecuencia ω3 y a la superior de frecuencia ω4 se les conoce como bandas de

Stokes y anti-Stokes, respectivamente, en analogía con el scattering Raman.

Así pues, el PDFWM transfiere la energía desde una fuerte onda de bombeo

a dos ondas desplazadas ΩS de la frecuencia de bombeo ω1. Si únicamente

incide la onda de bombeo en la fibra y se satisface la condición de fase,

entonces las ondas de Stokes y anti-Stokes a frecuencias ω3 y ω4 pueden

generarse a partir de ruido de forma similar a los procesos de scattering

estimulado. Por otra parte, si también se inyecta una señal débil a ω3 junto

con el bombeo, la señal se amplifica y una nueva onda a ω4 se genera

simultáneamente. La ganancia responsable de dicha amplificación se conoce

con el nombre de ganancia paramétrica.

5.2.2 Ecuaciones del FWM en fibras ópticas monomodo

Consideremos la propagación del proceso de FWM en una SMF. Utilizando

notaciones similares a las de [Agr89], los campos eléctricos de las cuatro

ondas pueden escribirse como

( )[ ] 4,3,2,1,exp),()( =−ω= izktjyxFzAE iiiii , (5.12)

donde Fi(x,  y) son funciones de onda que describen la distribución

transversal de cada onda en la fibra. A1 y A2 representan las ondas de

bombeo, mientras que A3 es la señal de entrada y A4 la señal conjugada

generada por FWM. Obsérvese que Ai no depende del tiempo, dado que se

está analizando el caso de onda continua (sin modulación).

En el análisis se supondrá que las cuatro frecuencias se encuentran cerca

del punto de dispersión nula de la SMF. No obstante, el espaciado entre las
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cuatro ondas se supone lo suficientemente grande como para que sólo se

induzca FWM, mientras que procesos de mezclado de orden superior entre

las nuevas ondas generadas y las de entrada puedan despreciarse. Además,

el análisis se realiza sin considerar el SPM o XPM. Esto se justifica en el

caso de potencias de entrada moderadas, lo cual es cierto para diodos láser

operando cerca de 1300 ó 1500 nm.

En primer lugar, se analizará el caso de FWM no degenerado, donde las

cuatro frecuencias se consideran distintas. Este proceso está gobernado por

el siguiente sistema de ecuaciones de modos acopladas [Agr89, Wu94]:

( ) 143
*
21234

121

2
exp2 AkzjAAAf

c
N

j
dz
dA α−∆ω−= , (5.13)

( ) 243
*
12134

222

2
exp2 AkzjAAAf

c
N

j
dz

dA α−∆ω−= , (5.14)

( ) 3
*
4213412

323

2
exp2 AkzjAAAf

c
N

j
dz

dA α−∆−ω−= , (5.15)

( ) 4
*
3214312

424

2
exp2 AkzjAAAf

c
N

j
dz

dA α−∆−ω−= , (5.16)

donde las fijkl son constantes que describen el solapamiento de los modos en

la SMF. Como se observa, los términos responsables del SPM y XPM se han

descartado en (5.13)−(5.16), al igual que los efectos dispersivos puesto que

no existe modulación de las portadoras.

Para resolver (5.13)−(5.16), se supondrá que ω1 ≈ ω2 ≈ ω3 ≈ ω4 y que las

constantes fijkl son iguales a 1/Aeff [Agr89]. Además, se analizará el caso en

el que se satisfaga la condición de fase, es decir, ∆k = 0. Esto puede

conseguirse fijando ω1 − ωZD = ωZD − ω2, donde ωZD es la frecuencia de

dispersión nula de la fibra. De ahí la importancia de trabajar cerca del

punto de dispersión nula de la fibra, lo que conlleva en la práctica el uso de

DSFs. Si a continuación sustituimos Ai por

( ) ( ) ( )iiiii jzQjPA φα−=φ= exp2expexp , (5.17)
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donde Pi es la potencia óptica de cada una de las ondas, (5.13)−(5.16) puede

escribirse como

( ) ( )φ∆α−γ−= senexp4 4321
1 zQQQQ

dz
dQ

, (5.18)

( ) ( )φ∆α−γ−= senexp4 4321
2 zQQQQ

dz
dQ

, (5.19)

( ) ( )φ∆α−γ+= senexp4 4321
3 zQQQQ

dz
dQ

, (5.20)

( ) ( )φ∆α−γ+= senexp4 4321
4 zQQQQ

dz
dQ

, (5.21)

y

( ) ( )φ∆α−γ





−−+=φ∆

cosexp
1111

2 4321
2143

zQQQQ
QQQQdz

d
, (5.22)

donde eff2 cAN ω=γ  y ∆φ = φ1 + φ2 − φ3 − φ4. De las ecuaciones anteriores se

puede deducir que existen cuatro invariantes independientes: Q1 + Q2 + Q3 +

Q4, Q3 − Q4 − Q1 − Q2, y ( )φ∆cos4321 QQQQ  [Wu94].

Las soluciones de (5.22) pueden obtenerse inmediatamente como ∆φ = ±π/2.

Esta solución también puede calcularse mediante el uso de los invariantes

[Cap91]. Utilizando la condición de contorno P4(0) = 0, se tiene que

( ) 0cos4321 =φ∆QQQQ  para todo z. Dado que las cuatro ondas son finitas

cuando z ≠ 0, se concluye que cos(∆φ) = 0, por lo que ∆φ = ±π/2. De acuerdo

con las condiciones de contorno y (5.18)−(5.21), se encuentra que ∆φ = π/2 es

una solución apropiada [Wu94]. Nótese que se ha supuesto que la cuarta

onda de entrada (conjugada) está ausente, lo cual es válido en sistemas de

comunicaciones ópticas donde se emplea la técnica de inversión espectral o

conversión de longitud de onda.

Si sustituimos ahora la solución en (5.18)−(5.21), las ecuaciones acopladas

pueden integrarse en el caso de idénticas potencias de bombeo, P1(0) = P2(0)
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= Pp(0). Con la ayuda de los invariantes y de las condiciones de contorno, la

solución de las ecuaciones acopladas toma la forma [Wu94]:

σ== )0(p21 PQQ , (5.23)

( ) )0(1)0( 3p3 PPQ +σ−= , (5.24)

( )σ−= 1)0(p4 PQ , (5.25)

donde

( ) 11cosh

1
2 +ρ+

+=σ
rr

r
, (5.26)

con r = P3(0)/Pp(0) y ( )[ ] αα−−γ=ρ zP exp1)0(2 p .

En el caso de PDFWM donde ω1 = ω2, únicamente están presentes tres ondas

distintas. Así, (5.13)−(5.16) debe modificarse como

( ) 143
*
11134

121

2
exp2 AkzjAAAf

c
N

j
dz
dA α−∆ω−= , (5.27)

( ) 3
*
4113411

323

2
exp AkzjAAAf

c
N

j
dz

dA α−∆−ω−= , (5.28)

( ) 4
*
3114311

424

2
exp AkzjAAAf

c
N

j
dz

dA α−∆−ω−= , (5.29)

donde ∆k = 2k1 − k3 − k4. Con condiciones de contorno P1(0) = Pp(0) y P4(0) =

0, la solución de (5.27)−(5.29), suponiendo de nuevo ∆k = 0, puede obtenerse

de forma similar [Wu94]:

σ= )0(p1 PQ , (5.30)

( ) )0(1)0(
2
1

3p3 PPQ +σ−= , (5.31)

( )σ−= 1)0(
2
1

p4 PQ , (5.32)
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donde σ viene de nuevo dado por (5.26), con los parámetros r y ρ
reemplazados por 2P3(0)/Pp(0) y ( )[ ] αα−−γ zP exp1)0(p , respectivamente.

La magnitud de σ es una medida de la transferencia de potencia entre las

ondas de bombeo y la nueva onda generada. En ausencia de atenuación α, la

función ρ se reduce a 2γPp(0)z. Con el aumento de la longitud de fibra z, σ

tiende a cero, lo que significa una completa transferencia de potencia a la

nueva onda conjugada. No obstante, la absorción de la fibra no puede

despreciarse desde un punto de vista práctico, por lo que σ es función de

( )[ ] αα−− zexp1 . Se puede concluir, entonces, que el acoplamiento de

potencia desde la onda de bombeo a la conjugada cesará si z >> 1/α. La

evolución de las potencias ópticas de cada una de las ondas se representa en

la figura 5.1 para una DSF. Se observa que cuando z es mayor que un cierto

valor (en torno a 13 km para Pp(0) = P3(0) = +15 dBm), la atenuación de la

fibra prevalece. Así pues, la potencia de la onda conjugada comienza a
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Figura 5.1  Acoplamiento de potencia debido a FWM no degenerado
en una DSF en función de la longitud de fibra. Las potencias ópticas
de entrada son de (a) +10 dBm y (b) +15 dBm. Otros parámetros: λ =
1550 nm, α = 0,23 dB/km y Aeff = 70 µm2.
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decrecer, existiendo una longitud de fibra para la cual se obtiene un

máximo. Precisamente, esta longitud de fibra óptima puede calcularse

fijando dP4/dz = 0, llegándose a la siguiente relaciónv:

( )ρ+α=ρ+σ 1tgh12 r
dz
d

r . (5.33)

Si se cumple que γPp(0)/α << 1, entonces σ ≈ 1 y la tangente hiperbólica

puede aproximarse por su argumento. La longitud de fibra óptima, tras

operar, viene dada entonces por (ln 3)/α, lo cual equivale a 20,74 km para

una atenuación de 0,23 dB/km.

La eficiencia del proceso de conjugación, definida como P4(z)/P3(0), puede

escribirse como [Wu94]

                                           
v obsérvese que en la ec. (9) de [Wu94] falta el término (r + 1)1/2
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Figura 5.2  Eficiencia de la conjugación mediante PDFWM en una
DSF. La potencia óptica de entrada es: (a) P3(0) = −6 dBm y (b) P3(0)
= +12 dBm.
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( )
( ) ( )z

rr

r α−
+ρ+

ρ+=η exp
11cosh

1senh
2

2

. (5.34)

La dependencia de la eficiencia con la longitud de fibra se representa en la

figura 5.2 para distintos valores de potencia de bombeo y en el caso de

PDFWM. P3(0) se ha considerado −6 dBm y +12 dBm en 5.2(a) y 5.2(b),

respectivamente. Nótese que para potencias P3 inferiores se consigue una

mayor eficiencia, aunque la potencia de salida P4 es menor. Para Pp(0) = +15

dBm y P3(0) = −6 dBm se obtiene un máximo de eficiencia del 22 % (−6,6

dB).

5.2.3 Influencia de la condición de fase

En el apartado anterior se ha realizado un estudio teórico del proceso de

FWM considerando que se cumplía perfectamente la condición de fase, es

decir, ∆k = 0. A continuación, analizaremos la influencia que tiene este

parámetro en la eficiencia del proceso no lineal.

La potencia de salida de FWM puede escribirse como [Hil78]

( ) ( )[ ] ( ) βηα−
α

α−−χ
λ

π= z
z

A
PPP

D
cn

zP exp
exp1)0()0()0(1024

)( 2

2

2
eff

3212
F224

0

6

4 , (5.35)

donde DF es el factor de degeneración y ηβ representa la dependencia de la

eficiencia del FWM con la condición de fase ∆β, la cual viene dada por

( ) ( )
( )[ ] 








α−−
β∆α−+

β∆+α
α=ηβ 2

2

22

2

exp1
2senexp4

1
z

zz
, (5.36)

con

)()()()( 4321 ωβ−ωβ−ωβ+ωβ=β∆ , (5.37)

donde β es la constante de propagación. Al igual que antes, la eficiencia

toma el valor máximo de 1 para ∆β = 0 (condición de fase).



CAPÍTULO 5:  CONSTRUCCIÓN DE CONJUGADORES ÓPTICOS

224

Si a continuación desarrollamos ∆β alrededor de la frecuencia de dispersión

nula de la fibra, se obtiene [Ino92]

( ) ( )[ ]( )( )3231ZD2ZD122

4
ZD

8
ω−ωω−ωω−ω+ω−ω

λπ
λ−=β∆

d
dD

c
. (5.38)

Obsérvese que la condición de fase se satisface cuando la frecuencia de

dispersión nula se sitúa en el punto medio entre las dos ondas de

frecuencias ω1 y ω2. De este modo, la onda generada por FWM se sitúa

simétricamente a ω3 con respecto al punto ωZD. Esto mismo se ilustra en la

figura 5.3(a).

Cuando dos de las tres ondas son degeneradas, ω1 = ω2, la ecuación anterior

se reescribe como

( ) ( )ZD1
2

3122

4
ZD

4
ω−ωω−ω

λπ
λ−=β∆

d
dD

c
. (5.39)

Nótese que ahora la condición de fase se satisface cuando ω1 coincide con la

frecuencia de dispersión nula. Esto mismo se ilustra en la figura 5.3(b).

ω4       ω1                   ω2     ω3 

λZD

∆ω     ∆ω

∆ω’               ∆ω’

FWM

ω4       ω1 = ω2      ω3 

λZD

∆ω           ∆ω

FWM

(a) (b)

Figura 5.3  Disposición de portadoras ópticas para satisfacer la condición de
fase en la región de dispersión nula de la fibra: (a) caso no degenerado, (b)
caso parcialmente degenerado.
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Figura 5.4  Eficiencia del PDFWM en función de la frecuencia de
bombeo relativa (ω1 − ωZD)/2π para (a) varias longitudes de DSF y
(b) varias separaciones entre la longitud de onda de señal y de
bombeo λ1 − λ3. Parámetros de la DSF: α = 0,23 dB/km, λZD = 1550
nm y S = 0,07 ps/(km·nm2). En (a) λ3 − λ1 = 5 nm y en (b) z = 10
km.
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La dependencia de la eficiencia del FWM con la condición de fase alrededor

de la longitud de onda de dispersión nula se calcula, en el caso de PDFWM,

a partir de (5.36) y (5.39). Los resultados se muestran en la figura 5.4 en

función de la diferencia de frecuencias ω1 − ωZD, y variando la longitud de

fibra o la separación en longitud de onda entre la señal de bombeo y la de

entrada. Se observa que la eficiencia es máxima cuando la señal de bombeo

se encuentra en la longitud de onda de dispersión nula, y decrece

rápidamente conforme se separa de este punto. Además, el ancho de banda

del proceso depende de la separación entre las ondas de entrada y de la

longitud de DSF. Así, el ancho de banda es inferior cuando las ondas se

encuentran más alejadas entre sí o la longitud de fibra es mayor.

5.2.4 Influencia de otros efectos no lineales

Anteriormente se ha estudiado teóricamente el proceso de FWM en SMFs

sin tener en cuenta posibles efectos no lineales como el SPM, XPM o el

scattering estimulado de Brillouin (SBS, stimulated Brillouin scattering). A

continuación veremos la influencia que pueden tener estos efectos.

Ya se ha visto que la eficiencia del FWM tiene una clara dependencia con la

condición de fase ∆β. En particular, la ec. (5.39) puede expresarse en función

de las longitudes de onda en lugar de las frecuencias como

( ) ( )PZD
2

PS2
S

3
P

3
ZD

CSP
2

)()()(2 λ−λλ−λ
λλλ

λπ−=ωβ−ωβ−ωβ=β∆
d
dDc

, (5.40)

donde se han utilizado los subíndices S, P y C para denotar la señal, el

bombeo y la conjugada en el caso de PDFWM. Sin embargo, cuando se

inyecta una intensa onda de bombeo en la fibra, la condición de fase varía

con la potencia de bombeo como consecuencia del cambio en el índice de

refracción causado por el efecto Kerr. En este caso, la condición de fase κ se

expresa como [Agr89, Yam97]

p2 Pγ−β∆=κ . (5.41)
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La figura 5.5 muestra la dependencia de κ con la longitud de onda de

bombeo para (a) λS < λZD y (b) λS > λZD. Las líneas de trazos representan la

situación en que la potencia de bombeo es pequeña y se puede ignorar la

dependencia de κ con la intensidad. Así, κ = 0 para λP = λZD o λP = λS, como

se vio con anterioridad. Por otro lado, cuando la potencia de bombeo es

elevada, κ se desplaza hacia arriba la cantidad 2γPp. En particular, la ec.

(5.41) muestra que es posible aumentar el desplazamiento utilizando una

fibra con área efectiva pequeña y elevando la intensidad Pp/Aeff. Cuando la

condición de fase se modifica por medio de una intensa onda de bombeo, κ
resulta nulo a una longitud de onda superior a λZD. Además, la región de

longitudes de onda de bombeo en la que κ se acerca a cero también se

modifica. Para ilustrarlo, tomemos un pequeño desplazamiento ∆κ0 de valor

arbitrario. Resulta evidente que cuando λS > λZD, el ancho de banda dentro

de ±∆κ0 aumenta como consecuencia del desplazamiento de κ. La región de

longitudes de onda en la que κ se encuentra dentro de ±∆κ0 se ensancha

cuando ∆κpp es pequeño, donde este último se expresa como [Yam97]

+∆κ0

      0
−∆κ0

λS                λZD

κ

λP

2γPp

+∆κ0

      0
−∆κ0

λZD              λS

κ

λP

2γPp

∆κpp

(a) (b)

Figura 5.5  Dependencia de la condición de fase κ con la longitud
de onda de bombeo. (a) λS < λZD, (b) λS > λZD.
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Figura 5.6  Ganancia de conversión en función de la longitud de
onda de bombeo (λP − λZD) para (a) una DSF ordinaria o (b) una
fibra de núcleo reducido. La línea de trazos es para λS = λZD − 8
nm y la continua para λS = λZD + 8 nm. La potencia de bombeo es
de +18 dBm.
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λλ
λ−λλπ

=κ∆
d
dDc

3
S

3
ZDSZD

pp 27
8

. (5.42)

Por lo tanto, utilizando una fibra con área efectiva y dispersión de segundo

orden inferiores a las de una DSF ordinaria, es posible aumentar la

intensidad y ensanchar la región de longitudes de onda de bombeo en la que

se produce FWM de forma eficiente.

La ganancia del proceso de FWM (= potencia onda generada/potencia onda

señal) puede derivarse de forma analítica cuando se supone que la potencia

de bombeo es mucho mayor que la de señal y permanece sin variación

[Agr89]:

( )gz
g

G 2
2

2

FWM senh
4

1 




 κ+= , (5.43)

donde g se expresa como

( )
2

2
p 2






 κ−γ= Pg . (5.44)

A continuación, calcularemos la ganancia de conversión para dos tipos de

fibra: una DSF ordinaria (Aeff = 50 µm2, S = 0,07 ps/km/nm2) y una fibra de

núcleo reducido (Aeff = 15 µm2, S = 0,03 ps/km/nm2). La longitud de fibra es

de 5 km y la longitud de onda de dispersión nula de 1550 nm en ambos

casos. La figura 5.6(a) muestra la dependencia de la ganancia de conversión

con la longitud de onda de bombeo cuando se utiliza una DSF ordinaria. La

curva de trazos es para λS = λZD − 8 nm, mientras que la continua es para λS

= λZD + 8 nm. La potencia de bombeo es de +18 dBm. Se observa en ambos

casos que la ganancia es inferior a 0 dB y que la ganancia decrece

rápidamente conforme la longitud de onda de bombeo se aleja de la longitud

de onda de dispersión nula de la DSF. Por otro lado, en la figura 5.6(b) se

representan los mismos resultados en el caso de una fibra de núcleo

reducido, obteniéndose una ganancia de hasta 18 dB. Además, cuando λS =

λZD + 8 nm (línea continua) se consigue ensanchar de forma apreciable la

región de longitudes de onda de bombeo donde se alcanza la condición de
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fase. En particular, se obtiene una ganancia superior a los 10 dB para un

margen de unos 8 nm.

Finalmente, la dependencia de la ganancia de conversión con la potencia de

bombeo se muestra en la figura 5.7. Para potencias de bombeo por encima

de los 25 mW, la ganancia crece rápidamente. En particular, se consigue un

aumento de ganancia de unos 30 dB (de −20 a +10 dB) con un incremento en

la potencia de tan sólo 3 dB (de 25 a 50 mW). Sin embargo, ésta presenta

algunas lobulaciones dependiendo de la longitud de onda de señal que hacen

que no se produzca FWM para determinados valores de potencia de bombeo.

Esto será, pues, un factor que habrá que tener en cuenta.

En el apartado 5.2.2 analizamos de forma teórica las ecuaciones del FWM

en fibras ópticas sin tener en cuenta otros efectos como el SPM, el XPM o la

dispersión cromática. Para realizar un estudio más completo, ahora

partiremos del sistema general de ecuaciones de onda acopladas que modela

la generación y propagación del FWM a través de una fibra [Mar91, Zha96]:
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Figura 5.7  Ganancia de conversión en función de la potencia de
bombeo para dos longitudes de onda de señal y λP = 1552 nm. Los
parámetros de la fibra son: λZD = 1550 nm, S = 0,03 ps/km/nm2 y
Aeff = 15 µm2.
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para i = 1, 2, 3 y 4, y donde las funciones Bi se definen como sigue:
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Las frecuencias de las ondas se relacionan entre sí de acuerdo a

213 2 ω−ω=ω , (5.50)

124 2 ω−ω=ω . (5.51)

Dado que vamos a realizar un análisis de onda continua, se despreciarán los

términos con derivadas temporales, lo cual es equivalente a que la

dispersión cromática afecte únicamente sobre la condición de fase puesto

que no existen señales de modulación. De este modo, las principales

diferencias con respecto a las ecuaciones del apartado 5.2.2 son la inclusión
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de términos de SPM y XPM, así como la presencia de diversos productos de

FWMvi.

En la figura 5.8 se muestra inicialmente la desviación que sufren los

resultados teóricos de [Wu94] (líneas de trazos) al considerar todos los

productos de FWM que intervienen en el proceso. Las potencias de bombeo y

de señal a la entrada de la DSF son de +10 y +6 dBm, respectivamente. En

un principio, las curvas de las potencias de bombeo, P1 y P2, se desdoblan.

En el caso de la portadora óptica situada junto a la nueva onda generada, la

potencia óptica decrece más rápidamente con la longitud de fibra. Por otro

lado, la potencia de las ondas P1 y P3 aumenta ligeramente. Sin embargo, la

potencia de la onda conjugada, P4, aumenta claramente (del orden del doble)

al considerar todos los términos de FWM. Así pues, resulta claro que

                                           
vi anteriormente sólo se consideraba la contribución predominante
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Figura 5.8  Efecto de considerar todos los productos FWM
además del término dominante en una DSF. Las curvas de trazos
son los resultados teóricos de [Wu94]. Otros parámetros: β3 = 0,
Aeff = 50 µm2, α = 0,23 dB/km, λZD = 1550 nm, λ1 = 1550,5 nm, λ2 =
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debemos considerar este fenómeno para modelar de forma más correcta el

proceso de conjugación en DSFs.

Si queremos mejorar el modelo de FWM todavía más, entonces es necesario

considerar la dispersión cromática de la DSF. Aunque anteriormente se ha

comentado que la dispersión no afecta sobre las portadoras ópticas por

tratarse de ondas continuas, sí que influye sobre la condición de fase de cada

uno de los productos FWM generados. Dada la disposición de las portadoras

ópticas, el término de FWM predominante tendrá un valor nulo para la

condición de fase, aunque esto no ocurrirá con el resto. En la figura 5.9 se

representan los resultados que tiene este efecto. En este caso, se observa

sólo un ligero aumento de las potencias ópticas de las ondas P1 y P3.

Por último, en la figura 5.10 se muestra la influencia que tienen el SPM y el

XPM. Como se puede ver, su influencia es mínima, sobre todo en el caso de

la onda conjugada. De hecho, en [Wu94] ya se comentó que tanto el SPM

como el XPM pueden despreciarse para potencias de entrada por debajo de
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Figura 5.9  Efecto de considerar la dispersión cromática. La DSF
se caracteriza por un parámetro S = 0,1 ps/km/nm2. Las curvas de
trazos son las obtenidas en la figura anterior considerando los
productos FWM.
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los +16 dBm. Centrándonos en la nueva onda generada, en la figura 5.11 se

resume la influencia del SPM y XPM para distintos valores de potencias

ópticas. Por ejemplo, para unas potencias de bombeo de +15 dBm y de señal

de +6 dBm, la potencia de la onda conjugada aumenta tan sólo 1 mW para

longitudes de fibra por encima del punto óptimo. Lo que sí que se observa,

sin embargo, es un claro aumento de la potencia de salida al subir la

potencia de bombeo de +10 a +15 dBm.

Dado que la eficiencia del proceso de conjugación es proporcional al

cuadrado de la potencia óptica de la onda de bombeo, interesa utilizar

potencias de bombeo elevadas para conseguir altas eficiencias. Sin embargo,

la potencia de entrada a la fibra viene limitada por el SBS, que por lo tanto

también limita la eficiencia de la conversión. Al mismo tiempo, la

fluctuación que sufre la potencia de bombeo por encima del umbral de SBS

origina ruido en el sistema, el cual se transfiere a la nueva onda generada

degradando la calidad de la señal que transporta la misma [Ino95]. De este

modo, la potencia de bombeo debe mantenerse por debajo del umbral de
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Figura 5.10  Efecto de considerar el SPM y el XPM. Las curvas
de trazos son las obtenidas en la figura anterior para β3 ≠ 0.
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SBS. Basándose en esta suposición, a continuación calcularemos una

expresión de la eficiencia óptima.

Considerando la ec. (5.35), la potencia de la onda conjugada, Pc, puede

expresarse a partir de las potencias de bombeo y de señal, Pp y Ps, como

( ) βηα−= 2
effs

2
pNL exp LzPPCPc , (5.52)

siendo CNL una constante que describe la no linealidad de tercer orden y Leff

la longitud efectiva de la DSF.

Por otra parte, el umbral de SBS también depende de la longitud efectiva, lo

cual se escribe como [Ipp72]

eff

SBS
SBS L

C
P = , (5.53)

donde CSBS es una constante que expresa la eficiencia de SBS.
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Figura 5.11  Influencia del SPM y XPM sobre la nueva onda
generada mediante FWM en una DSF. Las curvas de trazos no
tienen en cuenta este efecto. Pp = P1(0) = P2(0).



CAPÍTULO 5:  CONSTRUCCIÓN DE CONJUGADORES ÓPTICOS

236

Como se ha comentado anteriormente, la potencia de bombeo debe ser

inferior al umbral de SBS. Por lo tanto, la máxima eficiencia se obtiene

cuando la potencia de bombeo se fija al valor umbral de SBS. Bajo esta

condición, la eficiencia de conversión viene dada por

( ) βηα−==η zCC
P
P

exp2
SBSNL

s

c , (5.54)

donde se observa que la eficiencia final no depende de la longitud efectiva.

Esta ecuación sugiere, pues, que una fibra de longitud reducida puede

utilizarse para conseguir alta eficiencia, siempre que exista una alta

potencia de bombeo disponible. De hecho, estas fibras son preferibles puesto

que la condición de fase representada por el término de eficiencia ηβ se

satisface más fácilmente [Ino92]. Por ejemplo, en [Tsu98] se presenta un

nuevo tipo de fibra que incorpora supresión de SBS, además de dispersión

cromática uniforme para satisfacer la condición de fase. Los resultados

finales proporcionan un umbral de SBS de +12 dBm, 4 dB superior al que se

consigue con una DSF convencional, lo cual favorece claramente el proceso

de FWM.
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Otra de las posibilidades para generar FWM se basa en el empleo de

amplificadores de semiconductor (SOAs). Sus principales ventajas con

respecto a las DSFs se refieren a una alta eficiciencia de conversión,

operación sobre un mayor rango de longitudes de onda y gran capacidad de

integración [Mar97c]. A continuación estudiaremos los fundamentos del

proceso de FWM en SOAs para su posterior aplicación en la construcción de

conjugadores ópticos.

5.3.1 Origen del FWM en SOAs

El proceso de FWM en SOAs posee una eficiencia de conversión

extremadamente alta cuando la separación entre las ondas de bombeo y de

señal es de unos pocos GHz [Agr87]. Esto se debe a que la densidad de

portadores se modula fácilmente a la frecuencia diferencia entre ambas

ondas, afectando a la ganancia dinámica y al índice de refracción de la

cavidad. Particularmente, el elevado factor de ensanchamiento de línea de

la cavidad favorece la eficiencia del scattering de Bragg que se produce como

consecuencia de la modulación del índice de refracción. Varios trabajos en

esta línea han sido ya demostrados [Agr87, Muk90].

Sin embargo, el otro mecanismo responsable del FWM es el coeficiente de

ganancia no lineal, ε, que se conoce como el coeficiente de supresión de

ganancia modal frente a un campo intenso. En el caso de FWM, la variación

de la densidad de fotones a la frecuencia diferencia entre las ondas de

bombeo y señal genera, directamente, unas redes de difracción en la

ganancia dinámica y el índice de refracción a través del efecto de ganancia

no lineal, sin acompañar al proceso de modulación de la densidad de

portadores anteriormente comentado [Agr88]. No obstante, la eficiencia de

este proceso es mucho menor que la producida por la modulación de

portadores. Adicionalmente, el tiempo de relajación que gobierna este efecto

es menor de 1 ps, y por lo tanto el FWM inducido por la ganancia no lineal

llega a ser dominante sólo cuando la separación entre las ondas de bombeo y
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de señal es mucho mayor que la frecuencia de corte de la modulación de la

densidad de portadores.

En el origen de la ganancia no lineal intervienen diversos factores. Por una

parte, el efecto del SHBvii, el cual representa el nulo que aparece en el

espectro de ganancia inducido por la reducción de la probabilidad de

ocupación de los portadores del nivel de energía correspondiente a la

frecuencia de este nulo como consecuencia de campos intensos [Asa85].

Precisamente, la separación entre las ondas de bombeo y de señal produce la

modulación del nulo en el espectro de ganancia, lo cual resulta en la

generación de las redes de difracción de la ganancia dinámica y del índice de

refracción. Dado que la eficiencia del scattering de estas redes de difracción

está gobernado por el tiempo de relajación intra-banda de los electrones de

la banda de conducción (~0,3 ps), la señal conjugada generada puede

observarse para separaciones entre las ondas de bombeo y de señal por

encima de los 100 GHz.

Por otro lado, Ippen et al. concluyeron que el calentamiento de los

portadores dinámicosviii, que consiste en el aumento de temperatura de los

portadores como consecuencia de la absorción de los portadores libres, es el

fenómeno dominante en el efecto de ganancia no lineal [Kes87]. El tiempo de

relajación de este proceso es de 0,65 ps en amplificadores de InGaAsP

operando a 1,5 µm.

Así pues, existen dos procesos en la saturación de la ganancia como son el

SHB y el calentamiento de los portadores que pueden utilizarse para

modelar el FWM en SOAs [Mec95, Mor97]. No obstante, la validez de este

análisis se restringe al caso de señales con potencias relativamente débiles,

dado que se basa en teoría perturbacional. Recientemente, un modelo

desarrollado por Mecozzi y Mork [Mec97] extiende el análisis para el caso de

pulsos intensos. Sin embargo, considerando señales intensas, no pueden

despreciarse los fenómenos de deplexión de la onda de señal y de XGM.

Adicionalmente, la saturación de la ganancia y el cambio de fase de las

                                           
vii spectral hole burning
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ondas que se mezclan inducidos por los efectos de absorción de dos fotonesix

y refracción no lineal ultra-rápidax deberían incorporarse también al modelo

en el caso de potencias de pico superiores a 1 W [Tan98]. En [Tan98] se

presenta un completo modelo que incluye todos estos efectos, el cual se

utiliza para estudiar principalmente la influencia de la deplexión y del XPM

sobre la eficiencia del FWM de pulsos ópticos de anchuras del orden de

picosegundos.

5.3.2 Ecuaciones del FWM en SOAs

Para modelar el proceso de FWM en SOAs consideraremos amplificadores de

onda progresivaxi, es decir, aquellos en que las ondas de bombeo, señal y

conjugada se propagan en la misma dirección. En [Bis99] se puede encontrar

un completo estudio del FWM bidireccional. Asimismo, se supondrá que la

potencia acoplada a las ondas de bombeo y de señal es despreciable, lo cual

es válido para FWM de banda ancha [Zho94].

Siguiendo un procedimiento similar al de [Agr88], se puede obtener el

siguiente sistema de ecuaciones acopladas para el FWM [Zho94]:
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sat

0C , (5.56)

donde AP, AS y AC son, respectivamente, la envolvente de las ondas de

bombeo, señal y conjugada, ∆k = 2kP − kS − kC representa la condición de

fase del FWM y ξ(z) es un coeficiente de acoplamiento. Adicionalmente, g0 es

                                                                                                                               
viii dynamic carrier heating
ix two-photon absorption (TPA)
x ultrafast nonlinear refraction (UNR)
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la ganancia óptica no saturada por unidad de longitud, P(z) es la potencia

óptica total en la posición z del dispositivo, Psat es la potencia de saturación

del amplificador, αl es el factor de ensanchamiento de línea y α es la

atenuación no saturable por unidad de longitud del dispositivo.

En cuanto al coeficiente de acoplamiento ξ(z), éste es el elemento central de

todo el análisis teórico. Para simplificar el análisis, se supondrá que los

diferentes mecanismos que contribuyen al FWM (modulación de la densidad

de portadores, calentamiento de los portadores dinámicos y SHB) ocurren

independientemente. Evaluando las polarizaciones inducidas por estos

mecanismos a la longitud de onda de la señal conjugada, ξ(z) resulta [Zho94]

∑
= τω+

α+

+
=ξ

3

1 d

sat

0 1
1
1

)(
12

1
)(

m mm

m

Pj
j

P
zP

g
z , (5.57)

donde m = 1, 2, 3, para la modulación de la densidad de portadores,

calentamiento de los portadores y SHB, respectivamente, ωd = ωP − ωS, τm y

Pm son los tiempos de vida y potencias de saturación de cada uno de los

mecanismos, y αm es el cociente entre las partes real e imaginaria del

cambio de índice de refracción inducido por dichos mecanismos.

Utilizando la condición de contorno AC(0) = 0, las ecuaciones (5.55) y (5.56)

pueden resolverse bajo la condición de saturación moderada del SOA

[Zho94]:

( )
kzjG

kzjzzzAzA
zA

∆−
∆−ξ−=

23,0
exp)()()(

)(
*
S

2
P

C , (5.58)

donde G es la ganancia saturada en dB. A su vez, utilizando valores típicos

y una longitud de dispositivo de 0,8 mm, la condición de fase para una

separación de portadoras de 30 nm se estima en −0,33, que es totalmente

despreciable frente al primer término para una ganancia óptica típica de G

~ 15 dB.

                                                                                                                               
xi traveling-wave amplifier (TWA)
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Utilizando (5.58), la eficiencia de conversión mediante FWM expresada en

dB viene dada por [Zho94]
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donde el coeficiente de acoplamiento complejo, cm, se define como
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Obsérvese que el término 3G de la expresión de la eficiencia aparece del

hecho que tanto la onda de bombeo como la de señal experimentan una

ganancia de G (nótese que G afecta doblemente a la onda de bombeo por la

propia estructura de la ec. (5.58)). Por lo tanto, para conseguir FWM con

buena eficiencia es crucial el empleo de un SOA con ganancia elevada.

En la figura 5.12 se representa la eficiencia del FWM en un SOA

caracterizado por unos parámetros: τ1 = 200 ps, τ2 = 650 fs, τ3 = 50 fs, c1 =

0,24·exp(j1,30), c2 = 0,0027·exp(−j1,30), c3 = 0,00048·exp(−j1,53). Como se

observa, la eficiencia decae conforme se separan las longitudes de onda de

señal y conjugada, inicialmente con una pendiente de 20 dB/década. La

asimetría que aparece con respecto a los casos λS > λP y λS < λP se cree que

es debida a la interferencia de fases entre las contribuciones de los distintos

mecanismos. En particular, colocando la longitud de onda de señal por

encima de la del bombeo se consigue una mayor eficiencia. Nótese que se

está representando la eficiencia relativa (sin el término 3G + 2Pp), por lo que

el nivel de la señal conjugada dependerá de las potencias de entrada y de la

ganancia del dispositivo. Por ejemplo, para una ganancia de 15 dB y una

potencia de bombeo a la entrada de −10 dBm, se consigue una eficiencia de

conversión de unos −35 dB para ∆λ = 10 nm. Esta eficiencia podría llegar

hasta 0 dB (100 %) aumentando la ganancia a unos 27 dB, de donde se

desprende la importancia que tiene este parámetro.
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5.3.3 Influencia de diferentes variables y parámetros

La expresión de la eficiencia del FWM en SOAs suele escribirse en la

práctica como [Zho94, Duc96]

)(2
ps

2
p λ∆=η RPGG , (5.61)

donde R(∆λ) representa el último término de (5.59) y se han desglosado las

ganancias a la longitud de onda de señal, Gs, y a la de bombeo, Gp. Si nos

olvidamos por un momento del término R(∆λ), que representa la separación

espectral de las ondas y presenta una caída de 20 dB/dec. (figura 5.12), se

observa que la eficiencia depende del cuadrado de la potencia de bombeo.

Ahora bien, en la práctica, si vamos aumentando progresivamente la

potencia de bombeo se llega a un punto en el que la eficiencia presenta un

máximo y comienza a decrecer [Sum96]. Esto efecto se debe a la saturación

de la ganancia del SOA [Mec95, Kol96], ya que la eficiencia tiene una

dependencia cúbica con esta. En particular, en la zona de saturación la
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Figura 5.12  Eficiencia de conversión relativa a 3G + 2Pp en
función de la separación entre la onda conjugada y la señal: ∆λ =
λC − λS. Los parámetros del dispositivo son los mismos que en
[Zho94].
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ganancia decrece como 1/Pp. Valores de potencia de bombeo en torno a los 0

dBm pueden ser suficientes para saturar la eficiencia del proceso de FWM

[Duc96]. Por la misma razón, potencias de señal bajas conducen a mejores

resultados de eficiencia, aunque la potencia de la señal conjugada a la salida

pueda ser inferior. En la figura 5.13 se representan las curvas de eficiencia

de conversión para un SOA típico en función de la potencia de bombeo y

diferentes valores de potencia de señal, donde se puede observar el

comportamiento descrito anteriormente.

Adicionalmente, en [Duc96] se demuestra que la potencia de señal debe

mantenerse como mínimo 5 dB por debajo de la potencia de bombeo para

que no afecte el fenómeno de modulación cruzada de la ganancia (XGM,

cross-gain modulation), el cual se manifiesta en una modulación de la

ganancia del SOA inducida por la propia onda que transporta la señal y que

satura el dispositivo. En [Fre97], por ejemplo, se ha propuesto este método

para la elaboración de convertidores de longitud de onda en sistemas SCM.
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Figura 5.13  Eficiencia de conversión en función de la potencia de
bombeo para diferentes valores de potencia de señal: −15 dBm
(rombos), −10 dBm (triángulos), −5 dBm (cuadrados) y 0 dBm
(círculos).
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Si bien pueda parecer que interese trabajar con aquella potencia de bombeo

que produce la máxima eficiencia, esto no es cierto. De hecho, cuando se

obtiene el óptimo de eficiencia las tres ondas son relativamente débiles,

mientras que la ganancia es alta y conduce a una importante amplificación

del ruido ASExii. La expresión de la SNR óptica de la onda conjugada viene

dada por [Duc96]

( ) 0sp0

s
2

ps
2
p

0 1

)(
SNR

BnhG

RPPGG

ν−
λ∆

= , (5.62)

donde ν0 es la frecuencia óptica, nsp es el parámetro de inversión de

población [Agr97] y B0 es el ancho de banda del filtro óptico. Esta fórmula

indica que la SNR0 tiene una dependencia sp
2

p
2 nPG  para una Ps dada. Por

debajo del punto de saturación del SOA, G y nsp son constantes, por lo que la

SNR0 crece como 2
pP . En saturación, G decrece como 1/Pp, proporcionando
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Figura 5.14  SNR óptica para la señal conjugada en función de la
potencia de bombeo y para diferentes valores de potencia de señal:
−15 dBm (rombos), −10 dBm (triángulos), −5 dBm (cuadrados) y 0
dBm (círculos).
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un producto 2
p

2PG  constante. Pero nsp aumenta, por lo que SNR0 disminuye.

De este modo, SNR0 alcanza un máximo para un nivel de potencia de

bombeo moderado [Sum96]. En la figura 5.14 se representan las curvas de

SNR óptica para distintas potencias de señal, donde se observa este

fenómeno. Ahora se obtiene mejor SNR0 para Ps superior debido a que la

potencia de la señal conjugada suele ser mayor. Luego existe un compromiso

entre η y SNR0 a la hora de seleccionar unas potencias Pp y Ps adecuadas

[Sum96, Duc96]. Por último, indicaremos que la dependencia de SNR0 con la

longitud de onda es totalmente similar a la representada en la figura 5.12

para η [Lin98].

Debemos considerar que las figuras 5.13 y 5.14 describen el comportamiento

de un SOA típico a modo orientativo, ya que los valores de η y SNR0

presentan una gran dependencia con diferentes parámetros geométricos del

dispositivo. Los resultados experimentales demuestran que resulta

                                                                                                                               
xii ASE (amplified spontaneous emission)
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Figura 5.15  Dependencia de la eficiencia de conversión con la
corriente de polarización del SOA. Otros parámetros: Ps = −10
dBm.
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conveniente construir amplificadores de gran longitud para optimizar η y

SNR0 [Sco97]. No obstante, existe un límite en la longitud del dispositivo

impuesto por el aumento de la asimetría entre las curvas de conversión para

λS > λP y λS < λP. En especial, esta diferencia puede reducirse cuando la

longitud de onda de bombeo se desplaza desde el pico de ganancia hacia la

longitud de onda de band-gap [Sco97]. Esto permite optimizar el dispositivo

diseñando convenientemente la curva de ganancia.

Finalmente, dado que la eficiencia y la SNR óptica del FWM se ven

favorecidas por un aumento de la ganancia del dispositivo, resulta

interesante polarizar el SOA con corrientes elevadas. En la figura 5.15, por

ejemplo, se observa el aumento que se produce en η con la corriente de

polarización para un SOA típico.
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El conjugador óptico es el elemento principal de la técnica de inversión

espectral estudiada en el capítulo 4. Su función consiste en invertir la fase

de la señal óptica de entrada o, dicho de otro modo, invertir el espectro de

modulación por medio de la conjugación de la envolvente del campo óptico.

La implementación del conjugador óptico se realiza usualmente mediante

FWM en un medio no lineal como la DSF o el SOA, de ahí que haya sido

estudiado en profundidad en este capítulo. No obstante, también es posible

encontrar configuraciones distintas basadas en otros dispositivos y procesos

no lineales. Por ejemplo, recientemente [Fur99] se ha propuesto el uso de un

nuevo componente conocido como difusor óptico paramétrico que produce

FWM con alta eficiencia en un ancho de banda superior al que se consigue

empleando SOAs. Adicionalmente, otras nuevas configuraciones hacen uso

de un interferómetro de Sagnac para conseguir una mejor eficiencia o ancho

de banda de conversión [Fei99, Lim99]. En este último caso, además, se

obtiene inversión espectral sin desplazamiento de longitud de onda

[Lim99a]. En [Ian94] se ha demostrado también la técnica OPC sobre 333

km de fibra realizando la conjugación en el interior de un láser V−Groove de

InGaAsP. Otros procesos no lineales como el XPM o XGM han sido

utilizados con éxito en la construcción de convertidores de longitud de onda

para redes WDM [Pat94, Fre97], aunque estos procesos no llevan consigo la

conjugación de la señal.

A continuación estudiaremos la construcción de conjugadores ópticos

basados en FWM en DSFs o SOAs, particularizando los resultados y el

análisis de prestaciones al caso de sistemas ópticos analógicos [Shi96,

Kit99]. En especial, se demostrará la compensación del efecto de supresión

de la portadora mediante FWM en una configuración DSF [Ram99].

5.4.1 Consideraciones de un conjugador óptico basado en FWM

La arquitectura de un conjugador óptico basado en FWM en un medio no

lineal se representa esquemáticamente en la figura 5.16. Aunque suelen
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formar parte del OPC otros componentes como EDFAs o filtros ópticos para

reducir ASE, tal y como se mostraba en la figura 4.4, en este caso nos hemos

centrado en los elementos indispensables para realizar el proceso de

conjugación y consideraremos que el resto de componentes son externos al

dispositivo.

La señal óptica de entrada al OPC se combina con la señal de bombeo de

gran potencia para inducir efectos no lineales en el SOA o en la DSF. Para

que el proceso de FWM se produzca con la máxima eficiencia es

indispensable que ambas ondas presenten el mismo estado de polarización a

la entrada del medio no lineal. Esto se consigue por medio de un controlador

de polarización sobre la onda de bombeo cuando la polarización de la onda

de señal es conocida y estable. Sin embargo, la polarización del campo

eléctrico durante la propagación a través de las fibras ópticas varía

aleatoriamente, de tal forma que no es posible conocer de antemano su

estado a la entrada del OPC en un sistema real de compensación de

dispersión. Estas variaciones aleatorias afectan significativamente a la

eficiencia del proceso de FWM, haciendo que la técnica de inversión

espectral no sea adecuada para aplicaciones reales. Afortunadamente, se ha

investigado activamente en este tema y se han encontrado configuraciones

de FWM insensibles a la polarización de la señal de entrada. Entre ellas se

encuentran varios experimentos realizados empleando técnicas de

diversidad de polarización [Has93] o utilizando dos ondas de bombeo

DSF/SOA λC
EDFA

láser
bombeo

CP

dispositivo OPC (optical phase conjugator)

~~~X

λS

~~~
λP

~~~

conjugador/FWM

EDFA
ES(t) EC(t)

Figura 5.16  Diagrama de bloques de un dispositivo OPC basado
en FWM en una configuración DSF o SOA.
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polarizadas ortogonalmente [Jop93, Ino94]. Recientemente se han propuesto

nuevas técnicas basadas en estructuras interferométricas Mach-Zehnder y

SOAs [Leu98] o interferómetros de Sagnac [Lim99a] que también consiguen

este propósito. Sin embargo, una técnica que destaca por su simplicidad es

la realizada en [Yam98]. Consiste en FWM en una estructura construida

completamente en fibra que utiliza láseres DFB con bombeos ortogonales, y

consigue una dependencia con la polarización tan pequeña como 0,5 dB.

Además del problema de la polarización, el proceso de conjugación mediante

FWM presenta otro efecto no deseado como es el desplazamiento de la

portadora óptica. En este esquema de generación la longitud de onda de la

señal conjugada aparece separada de la longitud de onda de la señal original

en una cantidad dada por 2(λS − λP). Este es un factor a tener en cuenta en

los sistemas de compensación de dispersión mediante OPC, ya que las

propiedades de propagación a través del segundo trayecto de fibra serán

diferentesxiii, además de que reduce a la mitad el ancho de banda óptico de

transmisión disponible [Lim99]. Para evitar este efecto se han propuesto

distintas configuraciones basadas en el empleo de dos ondas de bombeo

ortogonales [Ino97, Mec98, Cor99]. En este caso, la longitud de onda de la

señal conjugada viene dada por

SP2P1C λ−λ+λ=λ , (5.63)

y situando las ondas de bombeo de forma simétrica con respecto a λS se

consigue que λC = λS. En [Ino94a], por ejemplo, se utilizan también dos

ondas de bombeo para conseguir sintonizar la longitud de onda de la señal

conjugada en una cierta región.

Otros métodos de inversión espectral sin desplazamiento de longitud de

onda hacen uso de un PALM (parametric loop mirror) [Mor96] o de un

interferómetro de Sagnac [Lim99a], el cual además puede ser insensible a la

polarización de la señal de entrada como se ha dicho con anterioridad.

                                           
xiii véase apartado 4.4.1



CAPÍTULO 5:  CONSTRUCCIÓN DE CONJUGADORES ÓPTICOS

250

La eficiencia relativamente pequeña del proceso de conjugación en fibras

ópticas merece una mención especial. Típicamente, la eficiencia de

conversión η se encuentra por debajo del 1%, siendo necesaria la

amplificación posterior de la señal conjugada. Efectivamente, la pérdida de

inserción del conjugador excede los 20 dB [Wat93a]. Sin embargo, el

fenómeno de FWM no es inherentemente un proceso de baja eficiencia y

puede, en principio, proporcionar ganancia [Agr89]. De hecho, el análisis de

las ecuaciones de FWM muestra que η se incrementa considerablemente

aumentando la potencia de bombeo a la vez que decrece la potencia de señal.

Puede incluso exceder el 100 % optimizando los niveles de potencia y la

diferencia entre las longitudes de onda de bombeo y de señal [Wab95]. Pero

suelen evitarse las altas potencias como consecuencia del SBS que ocurre

cerca de los 10 mW. Si bien, éste puede suprimirse modulando la onda de

bombeo a una frecuencia de ~ 100 MHz. En un experimento realizado en

[Wat94a] se consigue una eficiencia de conversión del 35 % utilizando esta

técnica.

En cuanto a los conjugadores basados en SOAs, la eficiencia de conversión

es generalmente mayor que la del FWM en DSFs como consecuencia de la

amplificación. Aunque esta ventaja se reduce como consecuencia de las

elevadas pérdidas de acoplamiento que se producen cuando se vuelve a

inyectar la señal en la fibra. La señal conjugada puede generarse empleando

un dispositivo de 1 mm de longitud o incluso inferior. Escogiendo

adecuadamente la separación entre la señal y el bombeo, es posible obtener

eficiencias de conversión por encima del 100 % [Dot96], es decir, ganancia

neta sobre la señal conjugada. Estas prestaciones hacen muy atractiva a

esta técnica en sistemas de compensación de dispersión [Kit99]. No

obstante, como se ha visto la eficiencia de conversión y la relación señal a

ruido del FWM en SOAs son altamente dependientes de esta separación

entre las ondas de señal y de bombeo [Zho94, Mec95, Lin98]. Por ello se han

propuesto diversas técnicas para intentar ecualizar esta respuesta en la

banda de trabajo [Mor98, Mor98a]. Finalmente, la influencia de otros

efectos como distorsión debida a modulaciones residuales de amplitud o de

fase de la señal conjugada [Kin97] o ruido de fase de la señal de bombeo

[Sab95] también afectan a las prestaciones de la técnica OPC.
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Así pues, considerando los distintos efectos y fenómenos que influyen en el

proceso de conjugación mediante FWM en DSFs o SOAs, el dispositivo OPC

puede modelarse mediante las siguientes ecuaciones:

( )tjtAtE Coutout exp)()( ω= , (5.64)

( )tjtAtE Sinin exp)()( ω= , (5.65)

[ ] )()()( 0
*
inOPCOPCout tntADGtA += , (5.66)

donde ωC = 2ωP − ωS, GOPC es un término de ganancia que incluye la

eficiencia η y las ganancias de los EDFAs, DOPC es una función que

representa la posible distorsión que se produce en el proceso de

conjugaciónxiv como consecuencia del SPM, XPM, XGM o el propio FWM y

n0(t) es el ruido total que aparece a la salida del bloque OPC.

5.4.2 Estudio comparativo de conjugadores basados en DSF/SOA
en sistemas ópticos analógicos

Para realizar las medidas experimentales comparativas de ambas

configuraciones de conjugador óptico se utilizó el montaje de laboratorio

mostrado en la figura 5.17. La onda de señal era modulada por una

subportadora de RF empleando un MZM sin chirp. Esta señal se combinaba

                                           
xiv idealmente DOPC(x) = x

DSF/SOA

λP

CP

~~~X
λS

EDFAMZM λC

 fRF

 fRF50:50 10:90

OSA
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Pp

Figura 5.17  Montaje experimental utilizado para comparar las prestaciones
de las configuraciones DSF/SOA de conjugador óptico en sistemas ópticos
analógicos. OSA: optical spectrum analyzer.
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posteriormente con la onda de bombeo por medio de un acoplador óptico

50:50. Ambos láseres son de cavidad externa con un ancho de línea de unos

100 kHz. A la entrada del conjugador se utilizó un EDFA de potencia de

saturación de +16 dBm y figura de ruido < 6,5 dB para aumentar la potencia

óptica disponible. Finalmente, la señal conjugada se extraía tras la DSF o el

SOA empleando un filtro óptico y se fotodetectaba para recuperar la señal

de RF. Los dispositivos utilizados para inducir FWM fueron una DSF de 13

km con λZD = 1550 nm y pérdidas de 0,2 dB/km y un SOA MQW (CQF871/6

de Philips) polarizado con una corriente de 300 mA, con una ganancia de ~

16 dB y una potencia de saturación a la salida de +15 dBm. Para medir las

prestaciones del conjugador se realizaron medidas, tanto en el dominio

eléctrico sobre la señal de RF detectada, como en el dominio óptico

empleando un analizador de espectros (OSA) a la salida del conjugador.

Los espectros ópticos medidos a la salida de la DSF y del SOA para unas

potencias de bombeo de 0 dBm y de señal de −10 dBm se pueden ver en la

figura 5.18. La longitud de onda de bombeo se hizo coincidir con la de

dispersión nula de la DSF (λP = λZD = 1550 nm) y se seleccionó en un

principio λS = 1551 nmxv. Sobre la misma figura se definen gráficamente las

medidas de eficiencia de conversión y relación señal a ruido óptica del

conjugador.

En la figura 5.19 se muestran las medidas experimentales de eficiencia de

las configuraciones DSF y SOA para dos valores distintos de potencia de

bombeo y en función de la potencia de señal a la entrada del EDFA. Como se

puede observar, la eficiencia disminuye en ambos casos al aumentar la

potencia de señal como consecuencia de la saturación que se produce en el

EDFA y en el propio proceso de FWM. Al mismo tiempo, la eficiencia de la

configuración SOA es claramente mejor debido a la amplificación que se

produce en el dispositivo. Estos resultados concuerdan perfectamente con el

estudio realizado en [Gei97], aunque en nuestro caso destacan los valores de

eficiencia obtenidos para la configuración SOA (η > 5 dB).

                                           
xv a esta longitud de onda el MZM tiene una pérdida de inserción de ~ −9,5 dB
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Figura 5.18  Espectros ópticos a la salida del conjugador para las
configuraciones (a) DSF y (b) SOA. Otros parámetros: Ps = −10
dBm y Pp = 0 dBm.
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Otra medida interesante es la relativa a la SNR óptica de la señal

conjugada. Para comparar ambas configuraciones de OPC, se realizaron

medidas de SNR0 a la salida del conjugador empleando un analizador de

espectros óptico con un ancho de banda de resolución de 0,06 nm, las cuales

se representan en la figura 5.20. En este caso, las curvas son crecientes con

la potencia de señal hasta un valor máximo, a partir del cual comienzan a

decrecer por la propia saturación del EDFA. Obsérvese que los valores de

SNR0 son generalmente mejores para una potencia de bombeo superior,

como ya se comentó con anterioridad, obteniéndose unos valores máximos de

21 dB y 35 dB para las configuraciones DSF y SOA, respectivamente. En el

caso del OPC basado en SOA se obtienen valores de SNR0 superiores a los

obtenidos en [Gei97], incluso sin utilizar filtro para eliminar ruido ASE a la

entrada del conjugador.
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Figura 5.19  Eficiencia de las configuraciones (a) DSF y (b) SOA
de OPC en función de la potencia de señal y para dos potencias de
bombeo: −5 y 0 dBm. Otros parámetros: λS = 1551 nm y λP = 1550
nm.
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La SNR0 es un parámetro necesario para caracterizar el ruido ASE

introducido por el conjugador. Sin embargo, en el caso de sistemas ópticos

analógicos resulta mucho más útil el valor de la CNR a la salida del

fotodetector. La relación entre ambas puede obtenerse fácilmente a partir de

las expresiones de ruido de los amplificadores ópticos en [Agr97 (cap. 8)]. De

este modo, suponiendo que el término de ruido dominante proviene del

batido señal−emisión espontánea, la CNR debida a ruido ASE puede

calcularse como [Ram98a]

0
0

2
i

ASE SNR
8

CNR
B
Bm= . (5.67)

Conviene indicar que el valor de CNRASE no depende del ancho de banda del

filtro óptico utilizado para seleccionar la señal conjugada, sino que B0 se

refiere únicamente al ancho de banda de resolución utilizado en el
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Figura 5.20  SNR óptica de la señal conjugada (λC = 1549 nm) en
las configuraciones (a) DSF y (b) SOA de OPC en función de la
potencia de señal y para dos potencias de bombeo: −5 y 0 dBm.
Otros parámetros: λS = 1551 nm, λP = 1550 nm y B0 = 0,06 nm.
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analizador de espectros óptico para medir la SNR0, y el producto de ambos

es independiente de B0 por la propia definición de SNR0.

En la tabla I se resumen los valores de CNRASE para diferentes sistemas

multicanal radio-fibra considerando los valores óptimos de SNR0 de la figura

5.20 para cada configuración. De los resultados de la tabla se desprende que

los sistemas CATV y MMDS están claramente limitados por ruido ASE y no

alcanzan el requerimiento de CNR de 50 dB de la modulación AM−VSB. De

hecho, para estos sistemas se necesitaría un valor de SNR0 en torno a los 55

dB, el cual no puede ser alcanzado en la actualidad con las tecnologías de

OPC existentes [Ram98a]. Por otro lado, los esquemas de modulación

utilizados en los sistemas LMDS y MVDS suelen ser menos exigentes y,

aunque los niveles de CNR que se consiguen con la configuración DSF no

son suficientes, en el caso del SOA pueden ser válidos (CNR > 20 dB).

TABLA I  CNR debida a ruido ASE a la salida del conjugador para diversos
sistemas multicanal radio-fibra. Otros parámetros: SNR0(DSF) = 21 dB, SNR0(SOA) =
35 dB, mi = 0,04 y B0 = 0,06 nm.

Sistema ancho de banda (MHz) CNR−DSF (dB) CNR−SOA (dB)

CATV 6 14,6 29,1

MMDS 6 14,6 29,1

LMDS 40 6,3 20,8

MVDS 30 7,6 22,1

Así pues, parece ser que la configuración de OPC basada en DSF no resulta

válida como elemento de ecualización en sistemas multicanal radio-fibra

como consecuencia principalmente de su baja eficiencia de conversión. Sin

embargo, existen técnicas para mejorar la SNR0, como por ejemplo la

propuesta en [Gei97] y que se basa en el empleo a la entrada del conjugador

de un filtro óptico elimina banda para reducir el ruido ASE sobre la longitud

de onda de la señal conjugada. Adicionalmente, otra posibilidad para

aumentar la CNR está directamente relacionada con un aumento del índice
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de modulación. Precisamente en la figura 5.21 se muestran los resultados de

CNRASE en función del ancho de banda de canal para un índice de

modulación del 50 %, donde se observa claramente la mejora obtenida en la

CNR para ambas configuraciones.

Para continuar analizando las prestaciones del conjugador, se realizó la

transmisión de una subportadora de RF a través del dispositivo OPC. En un

principio, la señal de RF consistía en una PRBS de 2 Mbit/s sobre una

frecuencia fFI = 1 GHz y posteriormente subida en frecuencia hasta los 28

GHz. A la salida del fotodetector, se realizaron medidas del espectro tanto a

28 GHz como a 1 GHz tras la bajada en frecuencia. Los equipos utilizados

para realizar estas conversiones de frecuencia fueron unos transceptores de

milimétricas de Spacek Labs trabajando con una frecuencia de oscilador

local fOL = 9 GHz. Los espectros medidos a la salida de ambas

configuraciones se presentan en la figura 5.22. Las potencias ópticas de

bombeo y de señal se seleccionaron para trabajar en el punto óptimo de cada
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Figura 5.21  CNRASE en función del ancho de banda de canal para
las configuraciones óptimas de conjugador (SNR0 = 21 ó 35 dB con
DSF o SOA, respectivamente). Otros parámetros: mi = 0,5, B0 =
0,06 nm.
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una de las configuraciones. Al igual que antes, se observa que las

prestaciones de la configuración SOA son mejores, especialmente en

términos de CNR. Adicionalmente, la potencia de subportadora recibida con

la configuración SOA es unos 30 dB superior a la obtenida con la DSF. No

obstante, en ambos casos podría llegar a recuperarse la señal de datos

transmitida.

Posteriormente, se realizaron medidas del diagrama de ojos de una PRBS

transmitida sobre una subportadora de 1,5 GHz para comprobar la

transparencia del proceso de conjugación óptica. En este caso, los resultados

medidos para distintas tasas binarias empleando un osciloscopio digital se

muestran en la figura 5.23. Como se puede observar nuevamente, las

mejores prestaciones se producen claramente con la configuración SOA. Si

bien, de la figura se deduce que es perfectamente posible conseguir

27.995 28 28.005
-130

-120

-110

-100

-90

-80

-70

frecuencia (GHz)

po
te

nc
ia

 r
ec

ib
id

a 
(d

B
m

)

27.995 28 28.005
-130

-120

-110

-100

-90

-80

-70

frecuencia (GHz)

po
te

nc
ia

 r
ec

ib
id

a 
(d

B
m

)

995 1000 1005
-90

-80

-70

-60

-50

-40

frecuencia (MHz)

po
te

nc
ia

 r
ec

ib
id

a 
(d

B
m

)

995 1000 1005
-90

-80

-70

-60

-50

-40

frecuencia (MHz)

po
te

nc
ia

 r
ec

ib
id

a 
(d

B
m

)

(a) (b)

(c) (d)

Figura 5.22  Espectros a la salida del fotorreceptor para una PRBS de 2 Mbit/s
transmitida sobre una subportadora de 28 GHz a través del conjugador óptico. (a)
espectro de RF con DSF, (b) espectro de FI con DSF, (c) espectro de RF con SOA y
(d) espectro de FI con SOA. Otros parámetros: λS = 1552 nm.



5.4  CONSTRUCCIÓN DE CONJUGADORES ÓPTICOS

259

conversión libre de errores para ambas configuraciones. Los niveles de

potencia óptica se han optimizado en cada configuración hasta obtener las

mejores prestaciones.

Conviene indicar por último que, aunque en nuestro caso se han obtenido

mejores prestaciones utilizando una configuración de OPC basada en SOA,

esto dependerá de los dispositivos utilizados en cada caso concreto. De

hecho, todavía no se ha comentado nada acerca de la distorsión introducida

configuración DSF configuración SOA

8 
M

bi
t/s

34
 M

bi
t/s

52
 M

bi
t/s

Figura 5.23  Diagramas de ojos de la señal recibida para ambas
configuraciones de OPC y distintas tasas binarias. Otros
parámetros: fRF = 1,5 GHz, λS = 1552 nm y λP = 1550 nm.
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en el dispositivo OPC y que puede intuirse que será superior en el caso de la

configuración SOA al tratarse de un dispositivo activo.

En la figura 5.24, por ejemplo, se representan los resultados de distorsión

para ambas configuraciones obtenidos por medio de simulación mediante el

programa OptSimxvi. El set-up de medida utilizado es totalmente similar al

de la figura 5.17. La señal de RF en este caso está compuesta por dos

subportadoras de frecuencias f1 = 3 GHz y f2 = 4 GHz, y la distorsión se mide

a las frecuencias 2f1 − f2 = 2 GHz y 2f2 − f1 = 5 GHz. Como se observa en la

figura 5.24, en general la distorsión es menor en el caso de la configuración

DSF al tratarse de un dispositivo pasivo. Esto mismo ya fue demostrado

previamente en [Gei97] en el contexto de los sistemas digitales. En

cualquier caso, de la figura 5.24 se deduce que para potencias de señal bajas

la distorsión decrece con Ps, existiendo un mínimo a partir del cual comienza

a crecer. En el caso de la DSF, se obtiene mayor distorsión para potencias de

bombeo mayores (excepto para Ps pequeña), mientras que en el SOA ocurre

justamente lo contrario. La explicación puede deberse a la influencia de la

potencia de bombeo en la eficiencia del FWM tal y como se representa en la

figura 5.19 o a la presencia de otros fenómenos no lineales. No obstante,

para conocer las causas exactas del comportamiento de los términos de

distorsión de la figura 5.24 es necesario acudir a un modelo teórico.

Precisamente esto es lo que se propone como línea futura de investigación

del autor de la tesis en el capítulo 6.

Existe pues un compromiso entre CNR y CIR a la hora de escoger entre una

configuración u otra de OPC, lo cual dependerá de las características del

sistema y de los dispositivos utilizados como conjugadores en cada situación

particular. A diferencia de [Gei97], en los experimentos realizados en esta

tesis se ha demostrado que con la configuración SOA se obtienen mejores

prestaciones que con la DSF, ya que la degradación predominante es el

ruido ASE por encima de la distorsión.

                                           
xvi simulador de sistemas de comunicaciones ópticas ( ARTIS Software Corporation)
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Figura 5.24  Distorsión a la salida del conjugador para las configuraciones
(a)−(b) DSF y (c)−(d) SOA con distintas potencias ópticas de señal y bombeo.
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5.4.3 Compensación del efecto de supresión de la portadora
empleando un conjugador óptico basado en DSF

El set-up experimental utilizado para demostrar la compensación del efecto

de supresión de la portadora mediante FWM en una configuración DSF se

muestra en la figura 5.25 [Ram99]. Un analizador de componentes ópticos

(LCA) operando en el modo E/O se usa para medir la función de

transferencia del sistema completo. El puerto de RF de un MZM se alimenta

con la señal eléctrica de barrido amplificada del LCA. Un láser sintonizable

operando a 1551 nm se encarga de proporcionar la portadora óptica que será

modulada en el MZM. La salida del MZM con una potencia óptica de 0 dBm

se inyecta entonces en un enlace de 25 km de SSMF. Para compensar los

efectos de la dispersión cromática que ocurren durante la propagación se

emplea un OPC basado en DSF situado en mitad del enlace completo. El

OPC convierte la señal de entrada en una réplica conjugada por medio de

FWM en una DSF de 12,7 km de longitud. El láser de bombeo posee una

potencia óptica de +3 dBm y se encuentra sintonizado a la longitud de onda

de dispersión nula de la DSF (1550 nm). Para evitar en lo posible el SBS, el

láser de bombeo se opera en el modo de baja coherencia (ancho de línea de

unos 30 MHz). A continuación, tanto la onda transmitida como la de bombeo

se combinan y amplifican por medio de un EDFA de +16 dBm de potencia de

saturación para inducir efectos no lineales en la DSF. Mediante un

controlador de polarización se asegura que ambas ondas se inyectan en la

DSF con idéntico estado de polarización.

láser MZM

25 km
SSMF DSF

filtroEDFA EDFA

láser
bombeo

CP LCA

25 km
SSMF

E               O

optical-phase conjugator (OPC)

amplificador
  RF

Figura 5.25  Configuración experimental de un sistema de compensación de
dispersión mediante FWM en una DSF.
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El espectro óptico a la salida de la DSF se midió con un analizador de

espectros óptico de 0,08 nm de resolución, tal y como se representa en la

figura 5.26. Se pueden observar las ondas de bombeo, señal y conjugada a λC

= λP − 2λS = 1549 nm, además de un producto de FWM no deseado a 1552

nm. Las pérdidas de conversión del proceso de conjugación son de unos 25

dB. De acuerdo con el análisis realizado en el apartado 5.2.2, la eficiencia

del proceso de conjugación es inversamente proporcional a la potencia de

bombeo y depende de la longitud DSF, presentando un máximo para una

longitud de fibra de aproximadamente 1,1/α. Con una atenuación α = 0,201

dB/km @ 1550 nm para la DSF utilizada se obtiene una longitud óptima de

unos 24 km que es en torno al doble de la longitud de nuestra DSF.

La señal conjugada generada se filtra ahora y se amplifica hasta 0 dBm

para transmitirla a través de otro enlace de 25 km de SSMF. La

propagación por este segundo trayecto de fibra compensa la dispersión

cromática acumulada a la salida del primer trayecto de fibra. Finalmente, la

salida de la fibra se fotodetecta por medio de la entrada óptica del LCA y se

mide la respuesta completa del sistema. Previamente a las medidas se
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Figura 5.26  Espectro óptico a la salida de la DSF. La DSF tenía
una longitud de 12,7 km y unos parámetros α = 0,201 dB/km y λZD

= 1550 nm.
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realizó una calibración del LCA conectando la salida del MZM directamente

a la entrada óptica del analizador para corregir las respuestas del MZM, del

amplificador de RF y del fotodetector.

Los resultados de simulación de la potencia de RF detectada normalizada

para 50 km de SSMF se obtuvieron empleando el split-step Fourier method y

se representan en la figura 5.27 para los casos con FWM (curva continua) o

sin FWM (curva de trazos). Los resultados experimentales obtenidos con

FWM (círculos rellenos) y sin FWM (círculos vacíos) también se representan

en la misma figura mostrando un ajuste excelente con los resultados de

simulación. Se puede ver cómo el efecto de supresión de la portadora se

mitiga completamente utilizando la técnica OPC mediante un conjugador

basado en FWM en una DSF. Los nulos de transmisión desaparecen y la

respuesta en frecuencia con FWM es prácticamente plana excepto una

variación inferior a ±2 dB. Este ligero rizado pensamos que es debido a

armónicos de la señal de RF generados por el MZM como consecuencia del

elevado índice de modulación utilizado en los experimentos. La potencia
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Figura 5.27  Resultados experimentales (símbolos) y de
simulación (curvas) de la potencia de RF recibida normalizada
para un enlace de SSMF de 50 km con y sin el empleo de la
técnica OPC basada en FWM en una DSF.
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eléctrica en el puerto de RF del MZM era de +10 dBm. Para un MZM con un

voltaje de media onda de 9 V y una frecuencia de modulación de 2 GHz se

midieron unos niveles de distorsión de segundo y de tercer armónico de −30

y −43 dBc, respectivamente.

La influencia de efectos no lineales en ambos enlaces de SSMF es

despreciable debido a la reducida potencia óptica a la entrada de cada uno

de los trayectos de fibra: 0 dBm. Adicionalmente, en las simulaciones no se

han tenido en cuenta otros efectos como el ruido ASE, SPM o XPM

generados durante la propagación a través de la DSF, los cuales pueden ser

importantes para altas potencias ópticas a la entrada de la DSF. Sin

embargo, tal y como se vio con anterioridad en el apartado 5.2.4, los efectos

no lineales del SPM y XPM pueden despreciarse en un OPC basado en DSF

para potencias de entrada de hasta +16 dBm [Wu94].
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En este capítulo se ha estudiado la construcción de conjugadores ópticos

basados en el proceso no lineal de mezclado de cuatro ondas en una

configuración de fibra de dispersión desplazada o de amplificador de

semiconductor. El conjugador óptico es el elemento clave de la técnica de

inversión espectral, por lo que interesa caracterizarlo de forma precisa. En

particular, el análisis se ha realizado dentro del contexto de los sistemas

ópticos analógicos. Entre los principales resultados y aportaciones destacan:

• Se ha realizado un estudio comparativo de las configuraciones DSF y SOA

de OPC en el marco de los sistemas ópticos analógicos. En especial, se

han derivado para ambas configuraciones resultados relativos a eficiencia

de conversión, CNR, distorsión no lineal, espectros y diagramas de ojos de

una transmisión digital. Los resultados experimentales demuestran en

general que las mejores prestaciones se consiguen empleando la

configuración SOA. Esto se debe principalmente a su mayor eficiencia de

conversión que permite obtener una mejor SNR0 a la salida del

dispositivo y, por lo tanto, un valor de CNR superior a la salida del

fotodetector. En nuestro caso, se utilizaron como conjugadores ópticos una

DSF de 13 km de longitud y un SOA (Philips CQF871) polarizado con una

corriente de 300 mA.

• El ruido ASE es el principal factor limitante de las prestaciones del OPC

en sistemas de comunicaciones radio sobre fibra. De hecho, las

configuraciones actuales de OPC no permiten la transmisión de

subportadoras de RF con modulación AM−VSB, pues los valores de CNR

que se obtienen son inferiores a 50 dB. En nuestro caso, para un índice de

modulación de intensidad del 50 % y un ancho de banda eléctrico de 30

MHz, se tiene un límite de CNRASE de unos 30 dB para la DSF y de unos

45 dB para el SOA. En cambio, los resultados teóricos de distorsión no

lineal introducida por el OPC no suponen limitación en un principio, salvo

en el caso de que empleemos técnicas para la reducción del ruido ASE que

es la principal fuente de degradación. En este último caso, la mayor

linealidad se obtendría para la configuración DSF, dado que admite
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mayores potencias ópticas a su entrada sin distorsión. Por último, se ha

realizado la transmisión de una PRBS de 52 Mbit/s a una frecuencia de

1,5 GHz y de una señal de 2 Mbit/s sobre un canal de 28 GHz (LMDS) a

través de ambas configuraciones de OPC, obteniéndose mejores

resultados nuevamente en el caso del SOA.

• Finalmente, se ha demostrado experimentalmente la compensación del

efecto de supresión de la portadora en un enlace de 50 km de SSMF

empleando un conjugador óptico basado en FWM en una DSF de 12,7 km

de longitud. Estos resultados se encuentran publicados en [Ram99].
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6. Conclusiones y líneas abiertas
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El trabajo realizado en esta Tesis se enmarca dentro del campo de

investigación de los efectos no lineales en dispositivos fotónicos. El principal

objetivo de la Tesis ha sido la búsqueda de posibles aplicaciones de estos

efectos no lineales en sistemas de comunicaciones ópticas analógicos, como

por ejemplo los sistemas radio sobre fibra óptica. En especial, se han

estudiado aplicaciones de los fenómenos no lineales de automodulación de

fasei y de mezclado de cuatro ondasii. El primero de ellos para reducir la

degradación producida por la dispersión cromática de la fibra, mientras que

el segundo para la construcción de conjugadores ópticos, elementos clave en

la técnica de inversión espectral propuesta para compensar la distorsión no

lineal introducida por la fibra óptica. A continuación pasaremos a comentar

brevemente las principales conclusiones obtenidas en esta Tesis, así como

las diversas contribuciones realizadas. Finalmente, describiremos algunas

posibles líneas abiertas para continuar la investigación.

                                           
i self-phase modulation (SPM)
ii four-wave mixing (FWM)
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El principal objetivo de esta Tesis ha consistido en el estudio de algunos

efectos no lineales que ocurren en dispositivos fotónicos y que tienen

aplicación en los sistemas de comunicaciones ópticas analógicos. En relación

con las líneas de trabajo planteadas al inicio de la Tesis, debemos indicar

que éstas han sido cubiertas de forma satisfactoria. A continuación se

resumen las conclusiones obtenidas y las contribuciones realizadas por el

autor en cada uno de los capítulos.

En primer lugar, el capítulo 1 ha servido de introducción a los sistemas

radio sobre fibra óptica que constituyen el marco donde se desarrolla la

presente Tesis. En el mismo se han descrito las características y

arquitecturas de diferentes sistemas de acceso: redes híbridas fibra−coaxial

o sistemas de distribución punto a multipunto (MMDS, LMDS y MVDS), así

como los parámetros que se utilizan para evaluar la calidad de los mismos.

Por otro lado, en el capítulo 2 se ha estudiado la problemática de la

distorsión no lineal introducida por la fibra óptica en sistemas multicanal

radio sobre fibra. Esta se debe principalmente a los efectos conjuntos de

dispersión cromática y SPM, los cuales se han analizado por medio de

simulación empleando el algoritmo del split-step Fourier method. Entre las

aportaciones realizadas, se han obtenido resultados de distorsión no lineal y

de penalización de potencia en sistemas multicanal LMDS y MVDS. A

diferencia de los sistemas CATV, a frecuencias milimétricas la dispersión

cromática se convierte en la principal fuente de degradación muy por

encima del fenómeno no lineal de SPM. De este modo, se obtienen alcances

de fibra de 1−2 km como consecuencia del efecto de supresión de la

portadora, siendo necesario emplear alguna técnica de ecualización. La

distorsión, sin embargo, no supone ninguna limitación en estos sistemas

debido a los esquemas de modulación que suelen utilizarse. Los niveles de

CTB alcanzados, que se mantienen por debajo de los −40 dBc, son

suficientes. En cambio, los sistemas CATV se encuentran típicamente

limitados por la distorsión no lineal debido al estricto requerimiento de −60

dBc impuesto por la modulación AM−VSB. En este capítulo también se han
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calculado expresiones teóricas del SFDR para caracterizar enlaces ópticos

dispersivos a frecuencias milimétricas. Adicionalmente, se han realizado

medidas experimentales de la influencia del SPM inducido por la fibra en la

respuesta en frecuencia del sistema, los cuales se encuentran publicados en

[Ram98] y que se analizaron en detalle en el capítulo 3. Finalmente, se ha

realizado un estudio comparativo entre la técnica de modulación óptica en

banda lateral única (SSB) y el empleo de redes de difracción sobre fibra

óptica (CFGs) propuestas para la reducción de los efectos de la dispersión

cromática. El estudio se ha centrado en la ecualización de la distorsión no

lineal introducida por la dispersión de la fibra en sistemas ópticos

multicanal LMDS. En particular, se ha demostrado que la técnica SSB no

resulta válida como consecuencia del chirp introducido en el proceso de

modulación que incluso incrementa los niveles de CTB. En cambio, el

empleo de CFGs reduce considerablemente (~ 25 dB) los niveles de CTB, si

bien debe realizarse un diseño cuidadoso del dispositivo porque la

ecualización es muy sensible al rizado que presentan las respuestas de

reflectividad y retardo de grupo del CFG. Esta contribución se ha publicado

en [Ram99a].

El capítulo 3 abordó la primera aplicación del efecto no lineal de SPM en

sistemas ópticos analógicos. Ésta consistió en aprovechar el chirp negativo

inducido por el SPM de la fibra para alejar el primer nulo de transmisión de

la función de transferencia de una fibra óptica y, de este modo, aumentar el

producto ancho de banda−longitud de fibra del sistema. Este efecto puede

controlarse fácilmente por medio de la potencia óptica inyectada a la

entrada de la fibra y ha sido verificado con éxito experimentalmente

[Ram98]. Conviene resaltar que este estudio ha coincidido temporalmente

con otros similares realizados por Cartaxo et. al. [Car98, Car99a] empleando

modulación directa, en donde se referencia el trabajo del autor de esta Tesis

en dicha línea de investigación. Adicionalmente, en un artículo de la

Universidad Pública de Navarra presentado en la ECOC’99 [Loa99] también

se referencia dicho trabajo de investigación. En especial, en este capítulo se

ha derivado una expresión teórica cerrada de la función de transferencia de

fibras ópticas monomodo (SMFs) dispersivas y no lineales que caracteriza

con gran precisión el fenómeno del SPM comentado previamente. Esta
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expresión, basada en funciones de Bessel de orden imaginario puro, modela

la propagación de señales de RF a través de SMFs sujetas a efectos no

lineales y ha sido publicada en [Ram00]. Adicionalmente, la técnica SPM ha

sido propuesta para reducir los efectos de la dispersión cromática en

sistemas MI−DD operando a 1550 nm sobre SSMF. En especial, se han

realizado medidas de la penalización de potencia utilizando esta técnica y se

ha conseguido extender el alcance del sistema de forma significativa con

respecto al caso de transmisión convencional. Finalmente, como

contribución se ha demostrado la transmisión tolerante a la dispersión de

una señal de 8 Mbit/s a una frecuencia de 7 GHz sobre 75 km de SSMF

empleando la técnica SPM con una potencia óptica transmitida de +11 dBm.

La técnica de inversión espectral, comúnmente conocida como OPC, se

analizó en detalle en el capítulo 4 dentro del contexto de los sistemas radio

sobre fibra. Aunque esta técnica ya se había utilizado con éxito

anteriormente en sistemas de comunicaciones ópticas digitales, no se había

propuesto ninguna aplicación para sistemas ópticos analógicos. En nuestro

caso, se ha demostrado por primera vez por medio de simulación la

compensación de la distorsión no lineal introducida por la fibra óptica

(dispersión + SPM) en sistemas SCM empleando la técnica OPC [Mar97,

Ram98a]. Adicionalmente, también se ha demostrado la compensación del

efecto de supresión de la portadora de forma teórica y experimental

[Ram99], además de la ecualización de la penalización de potencia en

sistemas radio-fibra a frecuencias milimétricas, lo cual ha coincidido

temporalmente con otros estudios realizados por Kitayama y Sotobayashi en

la banda de 60 GHz [Kit99, Sot99, Sot99a]. Otra aportación ha consistido en

la obtención de una expresión teórica para caracterizar la respuesta en

frecuencia de un sistema OPC a partir de las funciones de conversión fase-

intensidad de la fibra óptica. Finalmente, también se han obtenido

resultados de sensibilidad de la técnica OPC frente a diversos parámetros

del sistema: longitudes de fibra, potencias ópticas, valores de dispersión

cromática, etc. Dado que el efecto Kerr causante del SPM se convierte en el

principal factor limitante como consecuencia de la condición de simetría

impuesta por la técnica OPC, la potencia óptica es el parámetro más

influyente en los resultados de sensibilidad. Esto mismo fue demostrado
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experimentalmente en [Sot99]. Debemos indicar, por último, que las

publicaciones realizadas en esta línea de investigación de la Tesis han sido

valoradas por otros autores mediante referencias a las mismas [Sot99,

Sot99a].

En el capítulo 5 se estudió en detalle el proceso no lineal de mezclado de

cuatro ondas (FWM) en configuraciones de fibra de dispersión desplazada

(DSF) y de amplificador de semiconductor (SOA), como aplicación en la

construcción de conjugadores ópticos utilizados en la técnica OPC. A

diferencia de otros estudios previos, el análisis se realizó en el contexto de

los sistemas ópticos analógicos, y se obtuvieron resultados experimentales

comparativos de las prestaciones de cada una de las configuraciones: 13 km

de DSF y un SOA (Philips CQF871) polarizado con 300 mA. El ruido ASE se

convirtió en el principal factor limitante en las prestaciones de ambas

configuraciones de conjugador. Por ejemplo, para un índice de modulación

del 50 % y un ancho de banda de canal de 30 MHz, se obtuvieron unos

valores de CNR por ruido ASE de 30 y 45 dB, respectivamente, para las

configuraciones DSF/SOA construidas en el laboratorio. En general, se

consiguen mejores prestaciones con el OPC basado en SOA debido a su

mayor eficiencia de conversión y a una mejor relación señal a ruido óptica.

Para la demostración experimental se realizó la transmisión a través del

conjugador de una PRBS de 52 Mbit/s a una frecuencia de 1,5 GHz y de un

canal digital sobre una subportadora de 28 GHz. Por otro lado, en el caso de

la distorsión no lineal introducida por el conjugador, la configuración DSF

posee mejores prestaciones, ya que se comporta de forma relativamente

lineal frente a mayores potencias ópticas a su entrada que el SOA si

evitamos el fenómeno de scattering de Brillouin. No obstante, esta

característica sólo se observa cuando se utilizan técnicas de reducción del

ruido ASE [Gei97], que es la degradación predominante. Por último,

también se demostró experimentalmente la compensación del efecto de

supresión de la portadora en un margen de frecuencias de 20 GHz y para un

enlace de 50 km de SSMF empleando un conjugador basado en FWM en

12,7 km de DSF. Estos resultados se encuentran publicados en [Ram99] y,

como se ha dicho antes, han coincidido con otros estudios similares para el

OPC basado en SOA realizados por Kitayama y Sotobayashi [Kit99].
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La continuación natural del trabajo presentado en esta Tesis consiste en la

búsqueda de nuevas aplicaciones de efectos no lineales de dispositivos

fotónicos en sistemas radio sobre fibra óptica. En especial, esta línea de

investigación es muy amplia y puede dar lugar a la elaboración de otras

tesis doctorales. Por otro lado y centrándonos en las aplicaciones

presentadas en la Tesis, existen varias direcciones en que puede continuarse

el trabajo de investigación, especialmente la verificación experimental de

algunos resultados teóricos o de simulación. A continuación comentamos

brevemente estas posibles líneas abiertas:

• Existen otros efectos no lineales que se conocen habitualmente por sus

efectos de degradación, como pueden ser la modulación de fase cruzada, la

modulación de ganancia cruzada en SOAs, o el scattering estimulado de

Raman o de Brillouin, que pueden encontrar aplicación en sistemas

ópticos analógicos. Como ejemplo, previamente a la elaboración de esta

Tesis se han propuesto aplicaciones del SBS para realizar una

modulación óptica SSB o para la construcción de mezcladores de señales

de RF [Yao98, Yao98a]. El trabajo de investigación podría continuar en la

búsqueda de nuevas aplicaciones de estos efectos no lineales.

• Una continuación del trabajo realizado en el modelado teórico de la

propagación de señales de RF a través de SMFs dispersivas y no lineales

podría consistir en la obtención de expresiones cerradas de las funciones

de conversión CIM−PM y CPM−PM, análogas a las ya calculadas para las

funciones CIM−IM y CPM−IM. Estas expresiones podrían utilizarse

posteriormente para modelar teóricamente la respuesta en frecuencia de

sistemas OPC.

• En relación con el proceso no lineal de FWM aplicado a la construcción de

conjugadores ópticos en sistemas analógicos, resulta interesante la

elaboración de un modelo teórico para evaluar la distorsión no lineal

introducida sobre las señales de RF en el proceso de conjugación mediante

SOAs o DSFs, junto con la posterior medida y validación experimental.
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• Una aplicación interesante de los dispositivos fotónicos es la referente a

generación de subportadoras de milimétricas. Dado que los osciladores a

frecuencias de milimétricas suelen ser costosos, habitualmente se suelen

utilizar osciladores a submúltiplos de la frecuencia que queremos obtener

y aprovechar el comportamiento no lineal de determinados dispositivos

para generar armónicos de esta señal [Moo95]. En este caso, lo que se

pretende es encontrar nuevas configuraciones en las cuales se aproveche

el comportamiento óptico no lineal de dispositivos fotónicos para la

generación y/o subida en frecuencia de subportadoras como aplicación en

sistemas radio sobre fibra.

 
• Finalmente, en lo referente a la distorsión no lineal introducida por la

fibra óptica en sistemas de comunicaciones radio sobre fibra, se han

obtenido resultados de simulación en sistemas de banda ancha LMDS y

MVDS operando a frecuencias milimétricas. Como posible línea de

trabajo futura, sería interesante estudiar también la distorsión

introducida en el trayecto de propagación vía radio y analizar bajo qué

condiciones predomina sobre las degradaciones introducidas en el

trayecto óptico.
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Apéndice: Respuesta en
frecuencia de los sistemas de
comunicaciones ópticas
analógicos

I. Respuesta en frecuencia de sistemas analógicos

,��� ,1752'8&&,Ð1

La función de transferencia es un importante parámetro para caracterizar

los sistemas de comunicaciones ópticas analógicos. En este apéndice se

pretende calcular la respuesta en frecuencia de los sistemas que emplean

modulación de intensidad y detección directa (MI-DD). El estudio comienza

en la sección I.2 con las funciones de conversión entre las modulaciones de

intensidad y de fase a lo largo de fibras ópticas monomodo dispersivas y no

lineales. En la sección I.3 se analiza la influencia del chirp del transmisor

óptico en la respuesta en frecuencia de la fibra óptica. En particular, se



APÉNDICE I:  RESPUESTA EN FRECUENCIA DE SISTEMAS ANALÓGICOS

278

realiza un completo modelado del chirp en láseres de semiconductor,

moduladores Mach-Zehnder y de electroabsorción. Las secciones I.4 y I.5

están dedicadas a estudiar las técnicas de modulación óptica en banda

lateral única y de inversión espectral, respectivamente. La primera es una

técnica tolerante a la dispersión cromática, mientras que la segunda

compensa los efectos de la dispersión y el SPM de la fibra. En ambos casos,

se realizará un modelo del sistema y se calculará la respuesta en frecuencia

del mismo. Por último, en la sección I.5 se tratarán las fibras de dispersión

desplazada y se analizará la influencia que tiene el coeficiente de dispersión

de segundo orden en la respuesta del sistema.
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I.2.1 Análisis teórico de la propagación a través de la fibra

Como se ha visto con anterioridad en el capítulo 2, la propagación de señales

a través de fibras dispersivas y no lineales se rige por la ecuación de

Schrödinger no lineal

AAjA
T
Aj

z
A 2

2

2

2 22
γ−α−=

∂
∂β−

∂
∂

, (I.1)

donde β2 denota la dispersión cromática (GVD) y γ es el coeficiente no lineal

responsable del SPM. Recordemos que A(z, T) es el término de envolvente

del campo óptico y puede expresarse como

[ ]),(exp),(),( TzjTzpTzA TT φ= , (I.2)

siendo pT(z, T) y φT(z, T) funciones reales que representan la potencia y la

fase de la señal óptica, respectivamente. Si a continuación se sustituye (I.2)

en la ec. de propagación (I.1), y se expresan las derivadas parciales de la

envolvente en términos de las derivadas de las funciones de potencia y de

fase, tras algunas manipulaciones matemáticas se puede llegar a un par de

ecuaciones no lineales acopladas describiendo la propagación de la potencia

y la fase ópticas a través de una fibra dispersiva y no lineal [Car98]:
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Para continuar el análisis se supondrá que las señales ópticas de potencia y

de fase se pueden separar en sus componentes dependientes e

independientes (valor medio) del tiempo. De este modo, la potencia óptica

total pT(z, T) se escribe como la suma de una potencia media P(z) más un

término de modulación o ruido p(z, T), y la fase total φT(z, T) como la suma
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de una fase media Φ(z, T) más un término de modulación o ruido φ(z, T).

Sustituyendo ahora estas componentes en las ecuaciones acopladas no

lineales (I.3) y (I.4) y despreciando los productos de p(z, T) por φ(z, T) y sus

derivadas (válido en el contexto de pequeña señal [Wan92]) se puede llegar

fácilmente a un par de ecuaciones diferenciales lineales acopladas que

gobierna la propagación en función del tiempo de las modulaciones de

intensidad (IM) y de fase (PM). Usando la potencia normalizada, pN(z, T),

definida como

( )zTzpTzp N α−= exp),(),( , (I.5)

y aplicando transformadas de Fourier respecto al tiempo a ambos lados de

cada una de las ecuaciones se obtiene finalmente el siguiente sistema de

ecuaciones diferenciales lineales [Car98]:
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donde ),(~
eωzpN  y ),(~

eωφ z  son las transformadas de Fourier de pN(z, T) y

φ(z, T), respectivamente, y P0 = P(0) es la potencia óptica media a la entrada

de la fibra. Las ecuaciones (I.6) y (I.7), pues, modelan la evolución a lo largo

de la fibra óptica de las fluctuaciones de potencia y de fase, teniendo en

cuenta la dispersión cromática, el efecto Kerr y las pérdidas de la fibra. En

el caso particular de transmisión lineal (γ = 0), estas ecuaciones pueden

resolverse fácilmente de forma analítica para llegar a los resultados de

Wang y Petermann [Wan92]:
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I.2.2 Funciones de conversión y cálculo de la función de
transferencia de la fibra

A partir de las ecuaciones (I.8) y (I.9) del apartado anterior, es posible

obtener unas funciones que modelan las conversiones que se producen entre

las modulaciones de intensidad y de fase a la entrada de la fibra (z = 0) y las

modulaciones de intensidad y de fase a una cierta distancia z. Estas

funciones se conocen como conversión IM-IM, conversión PM-IM, conversión

IM-PM y conversión PM-PM, y se definen como [Car98]
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Estas funciones de conversión se pueden calcular de forma sencilla

aplicando, por ejemplo, el método de Runge-Kutta al sistema de ecuaciones

diferenciales (I.6) y (I.7). No obstante, en el caso particular de transmisión

lineal (γ = 0) pueden obtenerse directamente a partir de las ecuaciones (I.8)

y (I.9). De este modo, suponiendo que existe sólo dispersión, se llega a las

siguientes funciones:
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Figura I.1  Funciones de conversión (a) CIM-IM y (b) CPM-IM en
función de la frecuencia de modulación y para una longitud de
fibra de 75 km. Las curvas continuas son para transmisión lineal
(γ = 0), mientras que las de trazos son para una potencia óptica de
10 mW y las de trazos y puntos para 20 mW.
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Figura I.2  Funciones de conversión (a) CIM-PM y (b) CPM-PM en
función de la frecuencia de modulación y para una longitud de
fibra de 75 km. Los parámetros son idénticos a los de la figura
anterior.
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En las figuras I.1 y I.2 se representan estas funciones de conversión para 75

km de fibra óptica monomodo estándar (SSMF) con parámetros de

atenuación α = 0,2 dB/km, dispersión cromática D = 17 ps/(km·nm) y

coeficiente no lineal γ = 1,85 W−1km−1 correspondiente a un área efectivai Aeff

= 70 µm2. Las curvas continuas son para transmisión lineal (γ = 0), mientras

que las de trazos son para una potencia óptica a la entrada de la fibra de 10

mW, y las de trazos y puntos para 20 mW. Dado que las funciones de

conversión involucran magnitudes como la potencia y la fase ópticas, para

su representación en dB se ha escogidoii ( )⋅10log10 . Nótese que en las

definiciones de CPM-IM y CIM-PM se ha introducido la potencia óptica P0 para

transformarlas en funciones adimensionales.

En general, se puede observar que los efectos no lineales (SPM) inducen un

desplazamiento en frecuencia de las funciones de conversión. Como es lógico,

a mayor potencia óptica se produce un mayor desplazamiento, aunque

algunas funciones son más sensibles que otras. En el caso de CPM-IM y CPM-PM

este desplazamiento no es demasiado significativo, y viene acompañado de

un ligero aumento en el nivel de las lobulaciones. Sin embargo, en el caso de

CIM-IM sí que se observa un cambio apreciable respecto a la situación de

transmisión lineal. A frecuencias bajas aparece ganancia respecto al caso de

sólo dispersión, además de un desplazamiento del primer nulo hacia

frecuencias mayores, lo cual permite aumentar el ancho de banda de

transmisión de la fibra óptica. Los resultados experimentales que confirman

este fenómeno, así como una explicación más detallada del mismo, se

muestran en el capítulo 3 [Ram98]. Por último, en la función de conversión

CIM-PM se observa un efecto curioso respecto al caso de transmisión lineal.

Además del desplazamiento ya comentado, a bajas frecuencias se produce

conversión en el caso de transmisión no lineal que no ocurría suponiendo

                                           
i recordemos que en el capítulo 2 se utilizó una SMF con área efectiva de 50 µm2 (γ = 2,6 W−

1km−1)
ii dB ópticos (dBo) en contraposición de los dB eléctricos (dBe) utilizados a la salida del
fotodetector
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sólo dispersión. La explicación de esto se debe a que la conversión PM-IM e

IM-PM producida por la dispersión cromática no es significativa para

frecuencias bajas, debido a la dependencia con el cuadrado de la frecuencia,

mientras que el SPM sí que induce una modulación de fase que depende

proporcionalmente de la potencia óptica y de la longitud de fibra.

Las figuras I.1 y I.2 muestran las funciones de conversión para una longitud

constante de fibra de 75 km. La variación de la longitud de fibra produce un

efecto de compresión-expansión en frecuencia. Este efecto puede deducirse

de la figura I.3 donde se representan las funciones de conversión en el caso

de transmisión lineal para dos longitudes de fibra diferentes: 50 km y 75

km. Se observa que un aumento de la longitud de fibra produce en general

una reducción del ancho de banda y un mayor número de lobulaciones.

Una vez definidas las funciones de conversión, la función de transferencia

que modela la respuesta de la fibra óptica se puede obtener a partir de éstas

aplicando superposición [Car98, Wan92]:
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Figura I.3  Funciones de conversión de la fibra óptica en función
de la frecuencia de modulación y para dos longitudes de fibra
distintas: 50 y 75 km.
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siendo HPM(ωe) la función de transferencia entre la modulación de

intensidad y la modulación de fase en el transmisor óptico [Bje96]. A partir

de la ecuación anterior, HPM(ωe) se calcularía mediante

),0(~
),0(~

2)(
e

e
0ePM ω

ωφ=ω
Np

PH . (I.18)

Como se puede observar, en la definición (I.17) no aparecen las funciones

CIM-PM y CPM-PM, ya que la función de transferencia de la fibra es

independiente de ellas en un sistema MI-DD. Sin embargo, más tarde

veremos que son indispensables al analizar la técnica OPC, puesto que en

este caso existe un proceso de conjugación de la fase óptica que debe ser

modelado mediante estas funciones.
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Anteriormente se ha visto que la función de transferencia de la fibra óptica

depende no sólo de los parámetros físicos de la fibra, sino también de los

parámetros de modulación por medio de la función de transferencia HPM(ωe).

En sistemas MI-DD, la modulación de intensidad viene acompañada de una

modulación de fase residual introducida por el transmisor óptico y que se

conoce con el nombre de chirp. Si queremos pues, realizar un análisis

completo de la respuesta de la fibra óptica, es necesario tener en cuenta el

chirp introducido por el transmisor óptico.

I.3.1 Modelado del chirp

Si suponemos una modulación de intensidad con un tono de RF, la expresión

del campo eléctrico a la salida del transmisor óptico con chirp viene dada por

( ) ( )[ ]{ }ϕ+π+ωπ+= tfmtjtfmPtE mf0mi0 2cosexp2cos1)( , (I.19)

donde fm = ωe/(2π) es la frecuencia de modulación, mi y mf son

respectivamente los índices de modulación de intensidad y de fase, y ϕ es el

desfase entre ambas modulaciones. Para el análisis se supondrá mi << 1.

La función de transferencia entre las modulaciones de intensidad y de fase

puede entonces ser escrita como [Bje96]

( )ϕ=
ω

ωφ=ω j
m
m

p
PH

N

exp
2

),0(~
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2)(
i

f

e

e
0ePM . (I.20)

Esta función es la que considera el chirp introducido por el transmisor

óptico. Ahora bien, dependiendo del tipo de dispositivo empleado para

realizar la modulación de intensidad, se tendrá un modelo distinto del chirp

del transmisor. En el estudio diferenciaremos entre los láseres de

semiconductor y los moduladores externos.
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• Modelado del chirp en láseres de semiconductor

En un láser de semiconductor, el cambio en la ganancia óptica de la región

activa que se produce como consecuencia de la modulación de la densidad de

portadores trae consigo una modificación del índice de refracción modal. Es

decir, la modulación de intensidad viene siempre acompañada de una

modulación de fase indeseada y conocida con el nombre de chirp. De este

modo, la frecuencia óptica de emisión instantánea ∆ν se relaciona con la

potencia óptica a la salida del láser por medio de [Bje96, Koc84]
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Pdt
d 1

42
1 c , (I.21)

siendo αc el factor de ensanchamiento de línea del láser y κ la constante de

chirp adiabático. La modulación de intensidad queda expresada por

( )( )tfmPtP miL 2cos1)( π+= , (I.22)

con PL la potencia media a la salida del láser. Desarrollando la ec. (I.21)

para el caso de pequeña señal y aplicando transformadas de Fourier a

ambos miembros se obtiene
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de donde se deduce que
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siendo fc = κPL/(2π) la frecuencia a la cual el chirp adiabático y el chirp

transitorio tienen la misma magnitud [Roy94]. Esta frecuencia tiene una

relación directa con el parámetro de eficiencia FM del láser, medido en

MHz/mA, mediante [Roy94, Wed94]
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Así pues, la relación entre las modulaciones de intensidad y de fase a la

salida del transmisor óptico en el caso de emplear como dispositivo

modulador un láser de semiconductor, queda determinada por las siguientes

ecuaciones:

m

ctg
f
f−=ϕ , (I.26)

2

m

c
c

i

f 1
2







+α=

f
f

m
m

. (I.27)

Para frecuencias de modulación fm >> fc se obtiene 2mf / mi = αc. Por otro

lado, para frecuencias de modulación fm < 1 GHz (típicas de sistemas CATV)

y en el caso de utilizar láseres DFB es posible realizar la aproximación

e

c
cePM

2
)(

ω
πα−≈ω f

jH , (I.28)

para llegar de este modo a la siguiente expresión de campo a la salida del

láser DFB:

( ) ( )
















πϑ+ωπ+= tfm

f
tjtfmPtE mi

m
0miLL 2senexp2cos1)( , (I.29)

siendo ( )thbFMcc 2 IIEf −=α=ϑ . Un valor típico de ϑ para láseres DFB

puede ser 20 GHz [Phi91].

• Modelado del chirp en moduladores externos

A diferencia de los láseres de semiconductor, el chirp introducido por los

moduladores electroópticos queda completamente determinado por medio

del parámetro αc, el cual representa el cociente entre las modulaciones de

fase e intensidad y que se define por [Fis93, Koy88, Dju92, Sch94]
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donde φ, P y Eout son la fase instantánea, la intensidad y el campo óptico a la

salida del modulador, respectivamente. De esta forma, veremos que la

función de transferencia HPM es independiente de la frecuencia de

modulación e igual al parámetro de chirp αc.

Para comenzar con el estudio, en la figura I.4 se muestra la estructura de un

modulador Mach-Zehnder (MZM) dual-drive. El campo óptico de entrada al

modulador se divide entre los dos brazos del interferómetro. Cada uno de

estos brazos se alimenta con señales eléctricas independientes que producen

un cambio de fase sobre las señales ópticas que se propagan basándose en el

efecto electroóptico. Las diferencias de fase introducidas en cada uno de los

brazos son proporcionales a los voltajes aplicados y vienen dadas por

~

~
Vbias2

Vbias1

V2(t)

V1(t)

Ein(t) Eout(t)

Figura I.4  Diagrama esquemático de la estructura de un MZM
dual-drive. A cada uno de los brazos del interferómetro se le
aplican simultáneamente tensiones de polarización y señales de
modulación.
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siendo Vπ el voltaje de media onda del modulador, es decir, el voltaje

necesario para inducir una diferencia de fase de π radianes. Este es un

parámetro característico de cada modulador y mide, en cierto modo, la no

linealidad del mismo. Valores altos indican un comportamiento más lineal.

Finalmente, a la salida del dispositivo, las señales ópticas de cada uno de los

brazos se combinan para proporcionar un campo óptico [Fis93]
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donde LMZ representa las pérdidas del modulador. De esta forma, se

obtienen una fase y una intensidad a la salida del modulador dadas por
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, (I.33)
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Las pérdidas en potencia del modulador son 2LMZ, por lo que P0 = Pin/(2LMZ),

siendo Pin la intensidad a la entrada del dispositivo. Por otra parte, de la ec.

(I.34) se deduce que el punto de trabajo del modulador se selecciona por

medio del voltaje de polarización Vdc = Vbias1 − Vbias2. Si deseamos trabajar en

la zona lineal (modulador polarizado en cuadratura, QB) entonces Vdc = Vπ/2.

Aplicando la ec. (I.30) se obtiene un parámetro de chirp [Fis93]
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Y finalmente, suponiendo modulación en pequeña señal alrededor de la zona

de trabajo lineal del moduladoriii, se obtiene la conocida expresión del

parámetro de chirp del MZM [Fis93, Gna91, Smi97]:

)()(
)()(

21

21
c tVtV

tVtV
−
+=α . (I.36)

Cuando los voltajes aplicados son de signos opuestos, el parámetro de chirp

toma valores 0 < αc < 1, mientras que si son del mismo signo, 1 < αc < ∞. El

caso αc = 1 se refiere a alimentación asimétrica (V1(t) = V(t) y V2(t) = 0). Por

último, si aplicamos alimentación simétrica (V1(t) = V(t)/2 y V2(t) = −V(t)/2)

es posible conseguir modulación sin chirp (αc = 0).

Otra prometedora alternativa para la modulación externa la constituyen los

moduladores de electroabsorción (EAMs, electroabsorption modulators),

ideales para transmisiones de gran velocidad y distancia utilizando EDFAs

[Suz92]. Al igual que en el caso de los MZMs, presentan un chirp en la señal

de salida modulada que habrá que caracterizar [Mit92, Mit94].

La curva característica V−P (voltaje eléctrico-potencia óptica) de un EAM es

generalmente no lineal y se expresa como


















−=

a

V
V

PP
0

0 exp , (I.37)

donde V0 y a son constantes y V0 es el voltaje que proporciona una relación

de extinción de P0/e. El parámetro a es 2-4 para moduladores MQW

(multiple quantum well) [Mit92] y 1-2 para moduladores bulk [Suz92]. El

voltaje de modulación viene dado por

( )[ ]tfmVV mibias 2cos1 π+= , (I.38)

siendo Vbias el voltaje DC de polarización.

                                           
iii en este caso, V1(t) − V2(t) ~ Vπ/2
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A partir de (I.37), el campo óptico a la salida del dispositivo se calcula como

( )tjPtE c
0out exp)( ω= , (I.39)

donde c = (1 + j αc)/2. Luego si calculamos la transformada de Fourier de

(I.39), lo cual es equivalente a medir la intensidad de las bandas de

modulación de la potencia de salida del EAM, es posible determinar el valor

del parámetro de chirp αc [Mit92]. En particular, en [Mit94] se calculó un

parámetro αc menor que 1 para un modulador MQW de InGaAs/InAlAs

empleando este método.

I.3.2 Respuesta de la fibra óptica en presencia de chirp

La modulación de fase generada por el chirp del transmisor óptico modifica

la respuesta de la fibra como consecuencia de la conversión PM-IM

producida por la dispersión cromática. Este efecto ha sido estudiado por

varios autores [Sri95, Roy94, Wed94, Dev93] y los resultados pueden verse

en la figura I.5 para distintos valores del parámetro αc. Las curvas son para

una longitud de fibra de 100 km y la de trazos representa la situación sin

chirp (αc = 0). Un primer efecto que se observa es que el nivel de los lóbulos

aumenta proporcionalmente con la magnitud del parámetro αc. Además, de

la figura se deduce que parámetros αc positivos reducen el ancho de banda

de transmisión, mientras que parámetros αc negativos producen un efecto

similar al del SPM. Así pues, en general interesará utilizar transmisores

ópticos con αc < 0 para mejorar las prestaciones del enlace de fibra óptica.

No obstante, en el caso de αc > 0 todavía es posible aumentar el ancho de

banda si tenemos en cuenta el chirp adiabático de los láseres de

semiconductor. La figura I.6 muestra la respuesta de la fibra óptica en el

caso de emplear un láser de semiconductor con un factor de ensanchamiento

de línea αc = 3 y dos valores distintos de chirp adiabático: fc = 5 GHz y fc =

10 GHz. Como consecuencia del chirp adiabático, el primer nulo de la

respuesta de la fibra desaparece completamente, extendiéndose la

frecuencia −3 dB hasta prácticamente los 9 GHz. Además, en el caso de fc =

10 GHz incluso se observa un comportamiento paso-alto para bajas

frecuencias, por lo que sería interesante ecualizar a la salida del fotodetector
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mediante un filtro paso-bajo, tal y como se propone en [Wed94]. La

frecuencia de corte de este filtro paso-bajo vendría dada por la expresión
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Figura I.5  Respuesta de 100 km de fibra óptica en presencia de
chirp, caracterizado por el parámetro αc: (a) αc > 0 y (b) αc < 0. La
curva de trazos representa la situación sin chirp (αc = 0).
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El objetivo de ecualizar la respuesta mediante un filtro eléctrico paso-bajo se

debe a que el ancho de banda de transmisión se define como el margen de

frecuencias donde la respuesta tiene una variación inferior a 3 dB. Por lo

tanto, en este caso particular el ancho de banda vendría limitado por el

punto donde la respuesta crece 3 dB respecto al origen. Es decir, el alcance

del sistema se puede caracterizar por medio de la frecuencia −3 dB, ya que

valores de la respuesta positivos tienen un sentido de ganancia en potencia.

Sin embargo, a la hora de definir la frecuencia de corte es necesario

considerar cualquier variación tanto positiva como negativa [Dev94]. Esta

explicación es también extrapolable a la respuesta de la fibra con SPM o

parámetros αc < 0.

Suponiendo transmisión lineal, la respuesta de la fibra óptica en presencia

de chirp se podría expresar a partir de (I.14), (I.15) y (I.24) como
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Figura I.6  Respuesta de 100 km de fibra empleando un
transmisor óptico caracterizado por un parámetro de chirp αc = 3 y
dos valores distintos de chirp adiabático: fc = 5 GHz y 10 GHz.
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Figura I.7  Respuesta de 100 km de fibra óptica dispersiva y no
lineal en presencia de chirp: (a) sin chirp adiabático y (b) chirp
adiabático con αc = 3. Las curvas continuas son suponiendo
transmisión lineal, mientras que las de trazos son para una
potencia óptica de 10 mW y las de trazos y puntos para 20 mW.
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de donde se obtiene un módulo y una fase de la función de transferencia

dados por
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La ec. (I.42) es precisamente la representada en las figuras I.5 y I.6. A

diferencia de las funciones de conversión, en este caso se aplica ( )⋅10log20 ,

pues lo que interesa es la respuesta de la fibra óptica a la salida del

fotodetector (dBe).

Finalmente, la influencia de la potencia óptica sobre la respuesta de la fibra

con chirp se manifiesta también en un ligero desplazamiento de los nulos

(figura I.7(a)). Dado que el efecto del SPM es similar al de un chirp negativo

pero inducido por la fibra óptica, se produce un alejamiento del primer nulo

(mejora de la respuesta). Es decir, el resultado final es equivalente a una

ligera disminución del parámetro de chirp [Jeo98]. Esto mismo también se

puede apreciar en la figura I.7(b) en el caso del chirp adiabático.
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La modulación óptica en banda lateral única, habitualmente conocida como

OSSB (optical single-sideband), se ha demostrado como una técnica

tolerante a la dispersión cromática de la fibra [Smi97, Con97, Par97]. En el

capítulo 2 de esta tesis ya fue introducida para analizar sus efectos sobre la

distorsión no lineal causada por la fibra óptica. A continuación,

estudiaremos la función de transferencia de la fibra en sistemas que

emplean modulación OSSB, así como su implementación práctica utilizando

moduladores MZMs dual-drive.

I.4.1 Generación de la modulación SSB empleando un MZM dual-
drive

La estructura utilizada para conseguir modulación SSB se basa en el

dispositivo MZM de la figura I.4 (figura I.8). En este caso, el modulador se

polariza en cuadratura con unos voltajes Vbias1 = Vπ/2 y Vbias2 = 0 (Vdc = Vπ/2),

mientras que la señal moduladora (se supondrá un tono) se aplica a ambos

brazos del interferómetro con un desfase de ±90º (φ1 = 0 y φ2 = ±π/2). Es decir,

los desfases producidos como consecuencia del efecto electroóptico son

( )tf
V

V
m

m
1 2cos

22
ππ+π=φ∆

π

, (I.44)

láser

±90º φ2

MZM dual-drive

~
φ1( )tfV mm 2cos π

ESSB(t)

Vdc

Figura I.8  Modulador óptico SSB utilizando un MZM
dual-drive.
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donde fm y Vm son la frecuencia y amplitud de la señal moduladora,

respectivamente. Sustituyendo (I.44) y (I.45) en la expresión (I.32), se

obtiene un campo óptico a la salida del MZM dado por [Smi97]
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tras quedarse con los términos más significativos. Jn(·) se refiere a la

función de Bessel de orden n.

Por último, la densidad espectral de potencia es igual a [Smi97]
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El primer término es la portadora óptica a una longitud de onda λ = 2πc/ω0,

mientras que el segundo término representa una banda lateral inferior o

superior de modulación, dependiendo del signo escogido.

En la figura I.9 se representan los espectros de campo y de potencia óptica a

la salida de un MZM polarizado con una tensión Vdc = Vπ/2 = 3,75 V. Las tres

primeras gráficas son para modulación SSB, φ1 = 0 y φ2 = ±π/2, mientras que

la última gráfica es para modulación en doble banda lateral (double-

sideband, DSB), φ1 = 0 y φ2 = π. Obsérvese que en todos los casos aparecen

armónicos de la frecuencia de modulación, la magnitud de los cuales

depende de la relación entre el voltaje de modulación, Vm = 632,5 mV, y el

valor de Vπ = 7,5 V. Dejando aparte los armónicos que aparecen, se observa

que en el espectro de campo de la modulación DSB aparecen dos bandas,

mientras que en el espectro de campo de la modulación SSB aparece una

única banda. Dependiendo de la diferencia de fases, esta banda será
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superior o inferior. Sin embargo, en el espectro de potencia aparecen ambas

bandas junto con armónicos de orden impar, al igual que ocurre con el

espectro de potencia de la modulación DSB.

Centrándonos de nuevo en el espectro de campo SSB, el hecho de que exista

una única banda de modulación es precisamente lo que posibilita que sea

una técnica tolerante a la dispersión cromática. La propagación por fibras

ópticas dispersivas induce desfases distintos sobre cada una de las

frecuencias. Posteriormente, al fotodetectar se producen batidos tal y como

se comentó en el capítulo 2. En el caso de la modulación DSB, los dos

términos dominantes son los batidos de la portadora óptica con las dos

bandas de modulación, lo cual provoca el fenómeno del carrier suppression

como consecuencia de los distintos desfases. Sin embargo, en el caso de la

modulación SSB existe un único término dominante (batido entre portadora

-10 -5 0 5 10
-300

-200

-100

0

frecuencia normalizada

C
am

po
 ó

pt
ic

o 
(d

B
)

-10 -5 0 5 10
-300

-200

-100

0

frecuencia normalizada

C
am

po
 ó

pt
ic

o 
(d

B
)

-10 -5 0 5 10
-150

-100

-50

0

frecuencia normalizada

P
ot

en
ci

a 
óp

tic
a 

(d
B

)

-10 -5 0 5 10
-300

-200

-100

0

frecuencia normalizada

C
am

po
 ó

pt
ic

o 
(d

B
) φ1 = 0

φ2 = π
φ1 = 0
φ2 = ±π/2

φ1 = 0
φ2 = π/2

φ1 = 0
φ2 = −π/2

Figura I.9  Espectros de campo y de potencia a la salida de un MZM con
modulación SSB y DSB. Los parámetros del modulador son: Vπ = 7,5 V y Zin =
50 Ω (impedancia de los puertos de entrada). La potencia de la señal
moduladora es de +6 dBm.
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y banda de modulación superior o inferior), por lo que se consigue evitar el

efecto de la dispersión cromática.

Suponiendo un MZM perfectamente lineal, los campos ópticos a su salida

para modulaciones DSB o SSB con un tono de RF vendrían dados por

( ) ( )tjtfmtE 0miDSB exp2cos1)( ωπ+= , (I.48)

( ) ( )[ ]

( ) ( )[ ]






 ππ+ω×
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2sen2cos
2

exp

2sen2cos1)(

#

, (I.49)

donde se observa que en el caso de SSB, aparece una modulación de fase con

un índice de modulación mf = mi/2 y desfasada 90º respecto a la modulación

de intensidad. Luego se obtiene que HPM = ±j.

I.4.2 Modelado y respuesta de la fibra con modulación SSB

Las estructuras de modulador SSB presentadas en [Smi97a, Ols94, Izu81], y

en particular la de la figura I.8, se basan en el concepto de Hartley, es decir,

la señal moduladora y su transformada de Hilbert se aplican a uno o más

MZM cuyas portadoras ópticas han sido desfasadas 90º en el punto donde se

combinan las señales. Un método alternativo para conseguir modulación

óptica SSB consiste en la estructura de modulador SSB híbrido presentada

en [Kah61]. Esta estructura se compone de un modulador de amplitud/

intensidad y otro de fase, colocados en cascada y modulados con la señal de

información y su transformada de Hilbert respectivamente, tal y como

muestra la figura I.10. En el caso de que la señal moduladora sea de banda

estrecha, la transformada de Hilbert se reduce a un desfase de 90º de la

subportadora. En particular, si ( )tfts m2cos)( π= , entonces su transformada

de Hilbert sería ( )tfts m2sen)(ˆ π= .

De este modo, de la figura I.10 se puede deducir que la función de

transferencia del transmisor óptico SSB se calcula como HPM = ±j. Obsérvese

que el índice de modulación de fase es la mitad del de intensidad, y que la
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transformada de Hilbert puede desfasarse 180º opcionalmente. Luego la

respuesta de la fibra óptica en sistemas con modulación OSSB vendrá dada

por

),(
2

),(),( e-IMPMe-IMIMeF ω±ω=ω zC
j

zCzH . (I.50)

En el caso particular de fibra dispersiva lineal, a partir de las ecuaciones

I.14 y I.15 se obtiene la siguiente función de transferencia de la fibra óptica

con modulación SSB:
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Luego se obtienen un módulo y una fase de la función de transferencia:

1),( eSSB =ωzH , (I.52)

2
),(arg

2
e2

eSSB

z
zH

ωβ±=ω . (I.53)

El módulo de la función de transferencia es constante e independiente de la

frecuencia de modulación, lo cual demuestra que la modulación SSB es

tolerante a la dispersión cromática de la fibra. Sin embargo, aparece una

IM PM

Hilbert

Ein(t) Eout(t)

s t( )

)(ˆ ts±SSB

mi/2mi

Figura I.10  Diagrama de bloques de un modulador SSB híbrido.
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fase con una dependencia cuadrática de la frecuencia de modulación que

introducirá distorsión sobre la señal moduladora. El fenómeno de carrier

suppression consigue eliminarse empleando modulación SSB, pero todavía

queda una fase residual que deberá corregirse por medio de algún tipo de

filtrado eléctrico. Es decir, SSB no compensa la dispersión cromática, sino

que únicamente reduce los efectos negativos causados por ésta.

La respuesta de la fibra óptica con modulación SSB se muestra en la figura

I.11 para los casos de propagación lineal (GVD) y no lineal (SPM). Para la

modulación se ha empleado un MZM polarizado en lineal, con un voltaje de

media onda Vπ = 9 V y alimentado con una señal de modulación de +6 dBm.

Para transmisión lineal, se puede ver que la respuesta de los 50 km de fibra

es constante, desapareciendo completamente los nulos de la respuesta DSB.

No obstante, suponiendo transmisión no lineal aparece un cierto rizado

sobre la función de transferencia como consecuencia del desplazamiento de

los nulos que se produce en las funciones CIM-IM y CPM-IM. Aun así, el

comportamiento de la fibra con SSB sigue siendo relativamente bueno en
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Figura I.11  Respuesta de 50 km de fibra óptica con
modulaciones DSB (continuas) y SSB (trazos) empleando un
MZM. Los parámetros de modulación son: Vdc = Vπ/2 = 4,5 V, Vm =
632,5 mV y P0 = 20 mW.



APÉNDICE I:  RESPUESTA EN FRECUENCIA DE SISTEMAS ANALÓGICOS

304

comparación con la modulación DSB. Como es lógico, la amplitud de este

rizado es proporcional a la potencia óptica existente a la entrada de la fibra,

y puede mantenerse controlada.
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La técnica de inversión espectral, también conocida como OPC (optical phase

conjugation), se ha demostrado como una técnica eficiente para compensar

los efectos causados por la dispersión cromática y el SPM en fibras ópticas

monomodo [Wat94, Mar97]. En el capítulo 4 ya se estudió esta técnica en

detalle. Aquí analizaremos teóricamente y por medio de simulación la

función de transferencia de los sistemas OPC. El esquema del sistema se

resume en la figura I.12, así como las distintas variables utilizadas.

I.5.1 Modelado del conjugador de fase

El elemento clave de los sistemas de comunicaciones ópticas que emplean la

técnica de inversión espectral es el conjugador óptico (optical phase

conjugator, OPC). Su función es invertir la fase de la envolvente del campo

óptico. Es decir, el OPC se modela mediante las siguientes ecuaciones del

campo a la entrada y a la salida del dispositivo:

)()( *
inOPCout tAGtA = , (I.54)

)(~)(~ *
inOPCout ω−=ω AGA , (I.55)

siendo GOPC la ganancia en potencia que presenta el dispositivo.

Normalmente, se selecciona una ganancia tal que compense las pérdidas del

primer tramo de fibra óptica, es decir, GOPC = exp(α1L1). De la ec. (I.55) se

Transmisor
óptico

Receptor
óptico

SMF1

fibra óptica dispersiva
y no lineal

(L1, D1, n21, α1)

SMF2

OPC
fibra óptica dispersiva

y no lineal
(L2, D2, n22, α2)

P1 P2

GOPC

Figura I.12  Esquema de sistema de comunicaciones ópticas basado en la técnica
de inversión espectral.
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deduce que el OPC invierte el espectro del campo óptico, de ahí el nombre de

inversión espectral.

Si trabajamos con las señales de potencia y de fase, el dispositivo OPC se

puede modelar de forma sencilla mediante,

in,out,
~~

NN pp = , (I.56)

inout
~~ φ−=φ . (I.57)

Obsérvese que no aparece el término de ganancia del conjugador en la ec.

(I.56) debido a que se trabaja con potencias ópticas normalizadas.

I.5.2 Respuesta en frecuencia de sistemas con inversión espectral

La respuesta de un sistema que emplea la técnica de inversión espectral

puede obtenerse fácilmente a partir de las funciones que modelan cada uno

de los dispositivos fotónicos: funciones de conversión de intensidad y de fase

de la fibra óptica y del OPC.

Para el análisis, se supondrá un sistema formado por un primer tramo de

fibra óptica de longitud L1, un elemento conjugador situado a continuación,

y finalmente un segundo tramo de fibra de longitud L2. La longitud total del

enlace será L = L1 + L2. De esta forma, las señales de potencia y de fase a la

salida del primer tramo de fibra se calculan como

),0(~),(),0(~),(),(~
e1e1

)2(
-IMPM1e1,e1

)1(
-IMIMe11, ωφω+ωω=ω LCPpLCLp NN , (I.58)
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L N . (I.59)

Teniendo en cuenta la respuesta del OPC, las señales a la entrada del

segundo tramo de fibra serán

),(~),0(~
e11,e2, ω=ω Lpp NN , (I.60)
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e11e2 ωφ−=ωφ L , (I.61)

por lo que se obtienen una potencia y una fase a la salida del sistema

determinadas por
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Luego la respuesta del sistema con inversión espectral se obtiene como
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Normalmente, los dos tramos de fibra son idénticos, de la misma longitud

(L1 = L2 = L/2) y además P2 = P1 = P0, por lo que la expresión anterior se

puede escribir de forma simplificada:
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siendo todas las funciones de conversión para una longitud de fibra de L/2.

Obsérvese que en la función de transferencia (I.65) aparecen dos términos,

el segundo de los cuales depende de las características de chirp del

transmisor óptico. En el caso de transmisión lineal, sustituyendo las

expresiones (I.14)−(I.16) en la ec. (I.65) se obtiene HOPC(ωe) = 1. Es decir, la

técnica de inversión espectral compensa perfectamente los efectos de la

dispersión cromática (aun en presencia de chirp) suponiendo que el OPC se

sitúa en mitad del enlace de fibra óptica. En el caso de transmisión no

lineal, el SPM empeorará ligeramente la respuesta de forma similar a como

ocurría con la modulación SSB.
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Figura I.13  Función de transferencia de sistemas con inversión
espectral para dos longitudes de enlace: 50 km (puntos blancos) y
100 km (puntos negros). Las curvas teóricas se representan con
líneas contínuas. La línea de trazos es el caso de transmisión
lineal. Los parámetros del sistema son: L1 = L2 = L/2, P0 = 20 mW
y αc = 0 (sin chirp).



I.5  INVERSIÓN ESPECTRAL

309

En la figura I.13 se representan los resultados teóricos y de simulación de la

respuesta en frecuencia de sistemas que emplean la técnica de inversión

espectral. Los resultados se presentan para dos longitudes de enlace

distintas: 50 y 100 km, y se tiene en cuenta en ambos casos el SPM inducido

por la fibra. Si se compara con el caso de transmisión lineal (línea de trazos),

se puede ver que el SPM provoca un rizado en la respuesta, el cual depende

principalmente de la potencia óptica y de la longitud de fibra. En este caso,

se ha supuesto una potencia óptica de 20 mW para mostrar dicho efecto,

pero en sistemas reales el rizado será mucho menor. En cualquier caso, aun

en presencia de SPM, la técnica de inversión espectral compensa el

fenómeno de supresión de la portadora, aumentando considerablemente el

valor del producto ancho de banda x longitud de fibra.

I.5.3 Influencia del chirp en sistemas con inversión espectral

En el apartado anterior se ha visto la función de transferencia de los

sistemas que emplean la técnica de inversión espectral. A continuación, se

analizará la influencia que tiene el chirp en estos sistemas. Dado que el

segundo término de la ec. (I.65) que incluye la función de transferencia

HPM(ωe) se anula en el caso de transmisión lineal, el chirp sólo va a afectar

en estos sistemas si actúa conjuntamente con el SPM. Así pues, se supondrá

propagación no lineal.

La respuesta del sistema en presencia de chirp se representa en la figura

I.14. Básicamente, el efecto del chirp es el de aumentar la amplitud de las

oscilaciones causadas por el SPM. En particular, en la figura I.14(a) se

observa que para αc = 3 aparecen nulos de transmisión, por lo que se

degrada completamente el proceso de ecualización. En general, valores αc >

0 son más perjudiciales. Como curiosidad, para una frecuencia de unos 18

GHz coinciden todas las curvas. Esta frecuencia es justamente aquella que

hace que se anule el término CIM-IM(·) − CPM-PM(·). En el caso de transmisión

lineal, este término es siempre nulo, por lo que los resultados son

independientes del chirp.
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Figura I.14  Respuesta de un sistema que emplea la técnica de
inversión espectral en presencia de chirp. (a) Resultados para
varios valores de αc (curva de trazos para αc = 0). (b) Influencia del
chirp adiabático con αc = 3. Los parámetros del sistema son: L =
50 km y P0 = 20 mW.
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Por último, en la figura I.14(b) se representa el efecto causado por el chirp

adiabático, el cual es muy similar al ya comentado en la sección I.3. En

particular, el chirp adiabático puede ser una solución para suavizar los

nulos que aparecen en la respuesta como consecuencia del chirp. Se observa

que aumentando el valor del parámetro fc se consiguen mejores resultados.
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En la sección I.2 se ha analizado la función de transferencia de fibras

dispersivas y no lineales, donde se consideraba únicamente el término de

dispersión de primer orden. A continuación, se generalizará este mismo

estudio para fibras de dispersión desplazada (dispersion-shifted fiber, DSF),

donde sí es importante considerar la dispersión de segundo orden.

I.6.1 Análisis teórico de la propagación a través de DSFs

La propagación de señales a través de una DSF no lineal se modela por

medio de la ecuación de Schrödinger no lineal

AAjA
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T
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z
A 2

3

3

32

2

2 26
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2
γ−α−=

∂
∂β−

∂
∂β−

∂
∂

, (I.66)

donde se ha introducido el coeficiente de dispersión de segundo orden, β3,

para modelar de forma más exacta la dispersión cromática en torno a la

longitud de onda de trabajo.

La dispersión de orden superior está gobernada por el parámetro S = dD/dλ,

conocido como parámetro de dispersión diferencial, y que se puede expresar

como [Agr97]

233
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42 β






λ
π+β







λ
π= cc

S . (I.67)

Para λ = λZD (longitud de onda de dispersión nula), β2 = 0, y S es

proporcional a β3. Un valor típico de S para una DSF con λZD = 1550 nm

puede ser 0,05 ps/(km·nm2).

Sustituyendo la envolvente A(z,T) en (I.66), y siguiendo el mismo proceso

que en la sección I.2, se llega al siguiente sistema de ecuaciones

diferenciales que rige la propagación a través de una DSF no lineal:
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Si comparamos este sistema de ecuaciones diferenciales con el que se obtuvo

en la sección I.2, se deduce de forma inmediata que las soluciones son

exactamente las mismas salvo por un término de fase. De este modo, las

soluciones vendrán dadas por
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Particularizando para el caso de transmisión lineal (γ = 0), se tiene [Car99]
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Si despreciamos los efectos dispersivos de segundo orden (β3 = 0), las

funciones de conversión son idénticas a las calculadas en la sección I.2. En

caso de operar a λZD (β2 = 0), entonces se obtienen las soluciones de

[Car98a]. Finalmente, la matriz de transferencia presentada en [Cro97] se

puede obtener de (I.72)−(I.74) considerando únicamente los dos primeros

términos en el desarrollo de Taylor de la función exponencial. En este caso,

la fórmula aproximada es válida si se cumple que 163
e3 <<ωβ z . La

dispersión de segundo orden afecta sólo a la fase de la función de

transferencia [Car99], pero la solución calculada en [Cro97] establece que
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tanto la magnitud como la fase se ven modificadas. Este hecho debe tenerse

en cuenta, ya que la magnitud de la función de transferencia tiene gran

importancia en los sistemas de comunicaciones ópticas.

I.6.2 Respuesta de una DSF

Como se ha visto en el apartado anterior, el coeficiente de dispersión β3

introduce únicamente como distorsión un retardo dependiente de la

frecuencia. Así pues, para caracterizar la respuesta de una DSF habrá que

medir tanto el módulo como la fase de la función de transferencia.

Suponiendo transmisión lineal, la respuesta de una DSF es:
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Dado que cerca de la longitud de onda de dispersión nula, D ~ 0, no tiene

excesivo interés analizar el módulo de la función de transferencia, ya que

será prácticamente constante. En cambio, la fase de la función de

transferencia sí que posee información. Hasta este momento no se había

analizado la fase de la función de transferencia de la fibra salvo en el caso

de modulación SSB. En la figura I.15 se representa la fase de esta función

de transferencia para 100 km de DSF caracterizada por unos parámetros D

= 8·10−3 ps/(km·nm) y S = 0,085 ps/(km·nm2). La curva de trazos es para

modulación DSB, mientras que las continuas son para modulación SSB. La

expresión teórica de esta fase es precisamente:
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zz
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ωβ−ωβ±=ω . (I.76)

En el caso de modulación DSB, existe un salto de fase de 180º cada vez que

se produce un nulo en el módulo de la función de transferencia. Con los

parámetros anteriores, se puede ver que el primer nulo aparecería para una

frecuencia de modulación de 280 GHz. En particular, para fm < 60 GHz, la

respuesta de amplitud cae menos de 0,025 dB. Se observa, pues, que la DSF

elimina completamente el fenómeno de supresión de la portadora, ya que



I.6  FIBRAS DE DISPERSIÓN DESPLAZADA

315

éste viene causado por la dispersión de primer orden que es prácticamente

nula trabajando en torno a λZD. Por lo tanto, se puede deducir que el chirp

del transmisor óptico tampoco será excesivamente perjudicial.

En el caso de transmisión no lineal sirve lo mencionado en la sección I.2. No

obstante, hay que tener en cuenta que las DSFs suelen ser más no lineales

(Aeff > 50 µm2), por lo que el SPM será más efectivo. De todos modos, en

ausencia de dispersión de primer orden no se convierte en un efecto

perjudicial. Adicionalmente, las DSFs son el medio ideal para la generación

de otros efectos no lineales como el mezclado de cuatro ondas, el cual se

analiza en el capítulo 5.
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Figura I.15  Fase de la función de transferencia de 100 km de
DSF con unos parámetros D = 8·10−3 ps/(km·nm) y S = 0,085
ps/(km·nm2). En el caso de modulación SSB existen dos resultados
dependiendo del signo de la función HPM(ωe) = ±j.
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II. Funciones de Bessel de orden imaginario puro

,,��� ,1752'8&&,Ð1

En este apéndice se examinan las funciones de Bessel modificadas, con

especial atención al caso en el cual el orden es imaginario puro y el

argumento es un número real positivo. Surgen así las funciones Kiν(x) y

Liν(x), que son un par de soluciones numéricamente satisfactorias de la

ecuación diferencial de Bessel de orden imaginario puro. Al mismo tiempo,

se proporcionan una serie de expresiones y de propiedades de las mismas

que serán útiles para desarrollar la teoría del capítulo 3, donde se analiza la

función de transferencia de fibras ópticas dispersivas y no lineales.
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II.2.1 Ecuación diferencial de Bessel modificada

La ecuación diferencial de Bessel de orden ν,
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1

2

2

2

2

=




 ν+−+ w
zdz

dw
zdz

wd
, (II.1)

tiene como soluciones las funciones de Bessel modificadas de orden ν. La de

primera especie y orden ν es la función definida por [Abr65 (cap. 9)]
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cuando ν ∉ { −n : n = 1, 2, 3, ... }, y por

)()( zIzI ν−ν = , (II.3)

cuando ν ∈ { −n : n = 1, 2, 3, ... }. Γ(z) es la función de gamma definida como

[Abr65 (cap. 6)]
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La función de Bessel modificada de segunda especie y orden ν es la función

definida por [Abr65 (cap. 9)]
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si ν ∈ £, y por

)()( zKzK νν− = , (II.7)

si ν ∈ { −n : n = 1, 2, 3, ... }. Ψ(z) es la función digamma definida como [Abr65

(cap. 6)]

)(
)(

)(
z
z

z
Γ
Γ′

=Ψ . (II.8)

En la figura II.1 se representan las funciones Iν(x) y Kν(x) hasta orden 2 y

para argumento real positivo. Se observa que Kν(x) no está acotada conforme

x → 0.
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Figura II.1  Funciones de Bessel modificadas de primera y
segunda especie de órdenes ν = 0, 1 y 2, y argumento real.
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II.2.2 Soluciones de la ecuación de Bessel modificada de orden
imaginario puro

Las funciones de Bessel modificadas, Iµ(z) y Kµ(z), componen un par de

soluciones numéricamente satisfactoriasi de la ecuación de Bessel

modificada

01
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2

2

2

2

=




 µ+−+ w
zdz

dw
zdz

wd
, (II.9)

en el semiplano |arg z|≤ π/2, para todos los valores complejos de µ tales que

Re µ ≥ 0. Cuando µ es imaginario puro, no obstante, la función Iµ(z) tiene la

propiedad no deseada de ser compleja en el eje real positivo z = x > 0. Por lo

tanto, resulta conveniente introducir la siguiente funciónii [Dun90]:

( ){ } )0()()(
sen2

)( ≠µ+
µπ

π= µ−µµ zIzI
i

zL , (II.10)

la cual se verá que es una compañera numéricamente satisfactoria de Kiν(x),

donde ν es real y no negativo, y x es real y positivo. Nótese que Lµ(z) no está

definida cuando µ = 0. No es posible definir una compañera numéricamente

satisfactoria de Kiν(x) que permanezca finita conforme ν → 0.

La definición de Lµ(z) debe compararse con la de Kµ(z):

( ){ })()(
sen2

)( zIzIzK µµ−µ −
µπ

π= . (II.11)

El desarrollo en serie de potencias de Lµ(z) puede derivarse directamente a

partir de (II.10) junto con la conocida expresión de la serie de potencias de

I±µ(z) del apartado anterior. Cuando µ = iν y z = x puede expresarse como

[Dun90]

                                           
i según el criterio de [Mil50]
ii en este apéndice consideraremos que i es la unidad imaginaria



II.2  FUNCIONES DE BESSEL MODIFICADAS DE ORDEN IMAGINARIO

321

( )
( ) ( )( )
( )( ) ( )[ ] 2/122222

,
2

0

2/1

1!

2lncos4
senh

)(
ν+⋅⋅⋅ν+ν

φ−ν







νπ
νπ= ν

∞

=
ν ∑

ss

xx
xL s

s

s
i , (II.12)

donde

{ })1(arg, ν++Γ=φν iss . (II.13)

Para cada s definiremos la rama de (II.13) de tal forma que φν,s sea continuo

para 0 < ν < ∞, con limν→0 φν,s = 0.

En el caso de Kµ(z), se obtiene de forma similar [Dun90]
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En las figuras II.2 y II.3 se representan las funciones Liν(x) y Kiν(x) para

distintos órdenes y argumentos. En la figura II.2 se observa que las
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Figura II.2  Funciones de Bessel modificadas de orden
imaginario puro y sus derivadas en función de x y para ν = 1.
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funciones oscilan cada vez más rápidamente conforme x → 0 (obsérvese que

el eje de abcisas es logarítmico), por lo que las derivadas de éstas también

oscilan pero con una gran amplitud. Al mismo tiempo, las oscilaciones de Liν

y Kiν están desfasadas 90º en esta región. Finalmente, en la figura II.3 se

representa la variación con el orden ν. Como ya se comentó anteriormente y

se puede observar, la función Liν deja de estar acotada conforme ν → 0.

II.2.3 Propiedades de las funciones de Bessel modificadas

En este apartado resumiremos algunas de las propiedades más relevantes

de las funciones Lµ(z) y Kµ(z), con especial énfasis en el caso en el que µ es

imaginario puro. En todas las definiciones, µ denota un parámetro complejo

y ν un parámetro positivo no nulo. Cuando la variable independiente z sea

real y positiva, la denotaremos por x.

• Relaciones de recurrencia.
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Figura II.3  Funciones de Bessel modificadas de orden
imaginario puro y sus derivadas en función de ν y para x = 10−2.
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Las funciones )()exp( zKi µµπ  y )()exp( zLi µµπ  satisfacen las mismas

relaciones de recurrencia que Iµ(z), es decir [Abr65 (cap. 9)]
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• Fórmulas de conexión.

)()(),()( zKzKzLzL µµ−µµ− =−= . (II.16)

• Wronskiano [Dun90].
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• Comportamiento en las singularidades z = 0, ∞ [Dun90].

Si ν(> 0) es fijo y x → 0+, entonces
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Nótese que las amplitudes de oscilación de Liν(x) y Kiν(x) en la vecindad del

origen dejan de estar acotadas conforme ν → 0. Por otro lado, para z → ∞
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donde δ es una pequeña constante positiva arbitraria.
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