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RESUMO 
Sistemas de comunicações ópticas coerentes digitais permitem a utilização de 

formatos de modulação que carregam informação através de fase, amplitude e polarização 

do sinal óptico. Com o processamento digital dos sinais ópticos, é possível compensar as 

distorções inerentes à transmissão óptica, bem como realizar o sincronismo entre 

transmissor e receptor. Assim, junto ao avanço da eletrônica digital, a transmissão e 

recepção de sinais a centenas de gigabits por segundo se torna possível.  

Dentro desse cenário, os métodos comuns para a estimação de fase da portadora que 

chega ao receptor possuem baixa tolerância à dessintonia em frequência entre a portadora 

transmitida e o laser oscilador local. Nesta dissertação, é proposto e experimentalmente 

demonstrado um método de estimação de desvios de frequência de alimentação direta, 

com amplo alcance de estimação, eficiente, no ponto de vista de hardware, e compatível 

com os requisitos definidos pelo Fórum de Interconexões Ópticas (OIF — Optical 

Internetworking Forum). Resultados obtidos experimentalmente mostram que o método 

proposto possui alta tolerância à assimetria espectral causada por filtragens no sinal. 

Palavras-chave: comunicações ópticas, comunicações digitais, processamento digital de sinais.  
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ABSTRACT 
Digital coherent optical systems allow the use of modulation formats that carry 

information through optical signal phase, amplitude and polarization. With digital 

processing of optical signals it is possible to compensate for distortions associated with 

optical transmission, as well as to perform timing and carrier synchronization. Thus, by 

also taking into account the current high speed electronic progress, transmission and 

reception of signals at hundreds gigabits per second has became possible.  

In this scenario, common carrier phase estimation methods have low tolerance to 

frequency offsets between transmitted carrier and local oscillator laser. This dissertation 

proposes and experimentally demonstrates a hardware-efficient, feed-forward, wide-

range frequency offset estimator, compliant with Optical Internetworking Forum (OIF) 

requirements. Experimental results show that this method has high tolerance to the 

spectrum asymmetry caused by signal filtering. 

Keywords: Optical communications, digital communications, digital signal processing. 
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1 
1. INTRODUÇÃO 

ISTORICAMENTE, a evolução dos sistemas de comunicações ópticas foi diferente 

da de outros sistemas de comunicações. Devido às fortes limitações de banda e 

potência, uma vasta gama de técnicas sofisticadas de modulação, de codificação e de 

detecção do sinal foi desenvolvida para sistemas de comunicações cabeadas e sem fios. 

Muitas delas foram e têm sido adaptadas para os sistemas ópticos. No início da década de 

1990, estão citadas várias pesquisas relacionadas à utilização de formatos de modulação 

eficientes em conjunto com detecção óptica coerente [1], em que um laser oscilador local 

sincronizado ao sinal a ser detectado amplifica o batimento entre eles. Porém, a detecção 

coerente perdeu espaço quando houve o aparecimento dos amplificadores ópticos à fibra 

dopada com érbio (EDFA – erbium doped fiber amplifier) e de técnicas de multiplexação por 

divisão em comprimento de onda (WDM – wavelength division multiplexing). Assim, a 

ampla banda de operação das fibras ópticas começou a ser devidamente explorada. 

Sistemas de transmissão a longas distâncias e alta capacidade tornaram-se viáveis, sem a 

necessidade de regeneradores optoeletrônicos, empregando esquemas simples e com boa 

relação custo-benefício [2]. Estes sistemas utilizavam formato de modulação “liga-desliga” 

H 
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(OOK – on-off keying) e detecção direta. A dispersão cromática (CD – chromatic dispersion), 

uma das principais distorções impostas pela fibra óptica, foi combatida no próprio 

domínio óptico, com a utilização de fibras compensadoras de dispersão (DCF – dispersion 

compensating fiber) e/ou com compensadores baseados em grades de Bragg em fibra (FBG - 

fiber Bragg gratings) [3].  

Sistemas ópticos recentes provêm entre 10 e 40 Gb/s por canal, podendo assim 

transmitir centenas de gigabits por segundo por fibra. Estas taxas de transmissão, aliadas 

aos avançados dispositivos de comutação e roteamento óptico existentes de hoje, ainda são 

suficientes para atender a demanda atual por tráfego de informação. Entretanto, o 

constante aumento no número de usuários em conjunto com os novos perfis de tráfego da 

Internet, como a distribuição de vídeo sobre demanda, aplicações ponto a ponto e 

computação em nuvem, está fazendo com que o tráfego de dados cresça vertiginosamente. 

Desta forma e utilizando apenas as tecnologias atuais, as redes de fibras ópticas instaladas 

ficariam saturadas nos próximos anos. O alto custo relativo à ampliação da infraestrutura 

de redes de fibra óptica estimula a busca por formas mais eficientes de utilização do 

espectro das fibras já instaladas [4],[5]. 

Tendo em vista a saturação dos sistemas ópticos, há sistemas de nova geração sendo 

desenvolvidos [6]. Nestes sistemas, as taxas de transmissão por canal chegam a 100 Gb/s, 

com espaçamento de apenas 50 GHz entre canais, em sistemas WDM densos (DWDM). O 

formato de modulação por chaveamento de fase em quadratura (QPSK – quadrature phase 

shift keying) associado à multiplexação por divisão em polarização (PolMux – polarization 

division multiplexing) é o formato padronizado para sistemas ópticos de 100 Gb/s [7]. Este 

formato possui eficiência espectral de 2 b/s/Hz, ou seja, emprega dois bits por símbolo em 

cada um dos dois estados de polarização ortogonais, resultando em uma eficiência quatro 

vezes maior que a do formato OOK [8]. 

Tal esquema sofisticado de transmissão, amplamente investigado atualmente, requer 

uma estrutura de recepção, mais complexa que a do OOK, baseada em detecção coerente. 

Este tipo de detecção permite a recuperação completa do campo elétrico recebido, ou seja, 

todas as informações de fase, estado de polarização e amplitude do domínio óptico podem 
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ser repassadas para o domínio elétrico [9]. A partir destas informações e com o emprego 

dos recentemente desenvolvidos conversores analógico-digitais de altas taxas de 

amostragem, é possível processar digitalmente o sinal recebido e, então, recuperar a 

informação transmitida através da fibra, compensando, de forma totalmente digital, os 

efeitos degradantes impostos pela fibra óptica e pelos dispositivos ópticos ao longo da 

rede [10],[11]. O processamento digital dos sinais recebidos é realizado por um conjunto 

de algoritmos, usualmente divididos em blocos de acordo com suas funções. As funções 

básicas que os algoritmos desempenham compreendem a estimação e compensação de 

CD, a recuperação de relógio, a separação dos dados multiplexados em polarização e 

misturados temporalmente devido à dispersão do modo de polarização (PMD – 

polarization mode dispersion) e a recuperação de portadora. 

A recuperação de portadora, tema deste trabalho, é um dos blocos mais importantes 

para receptores ópticos coerentes, pois realiza a função de sincronização das fases dos 

sinais [10],[11]. Em particular, os algoritmos mais comuns para a estimação de fase da 

portadora possuem baixa tolerância à dessintonia em frequência (FO – frequency offset) 

entre o sinal da portadora transmitida e o laser oscilador local (LO – local oscilator). Ao 

invés de controlar diretamente a frequência do laser LO, pode-se estimar o FO 

digitalmente por meio de uma abordagem intradina. Leven et al. [12] propôs um estimador 

de FO baseado na multiplicação da m-ésima potência do símbolo com o complexo 

conjugado do símbolo anterior. Referencia-se esse método como o do algoritmo de 

estimação de frequência de m-ésima potência. Após isso, um algoritmo recursivo [13] e 

uma implementação no domínio da frequência [14], baseados neste algoritmo, foram 

apresentados. O intervalo de estimação, ou seja, o intervalo de valores cujos algoritmos 

são capazes de estimar está limitado a RS/2M, onde RS é a taxa de símbolos e M é o número 

de estados de constelação. Por exemplo, para sistemas PolMux-QPSK a 112 Gb/s, RS = 

28 GBd e M = 4, o intervalo de estimação é de ±3,5 GHz. 

Por outro lado, segundo os padrões do Fórum de Interconexões Ópticas (OIF – 

Optical Internetworking Forum), lasers de realimentação distribuída (DFB – distributed 

feedback) comerciais devem ter precisão em fim de vida de, pelo menos, ±2,5 GHz [15]. 
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Assim sendo, se for considerado o pior caso em que os lasers de transmissão e LO estão 

deslocados de um valor correspondente ao máximo da especificação, mas em direções 

opostas, pode haver, potencialmente, um FO tão amplo quanto ±5 GHz, muito além dos 

limites de estimação dos algoritmos de m-ésima potência. Para contornar este problema, 

alguns algoritmos com largo intervalo de estimação foram propostos. Dentre eles, podem-

se citar os algoritmos baseados em pré-decisão [16], auxiliados por medição de taxa de 

erro de bit (BER – bit error rate) [17], baseados em um parâmetro obtido do algoritmo de 

estimação de relógio, o máximo erro de fase [18], e baseados na simetria do espectro 

recebido [19]. Destes, o último deles é o que apresenta os melhores resultados. Entretanto, 

uma das principais limitações dos métodos baseados no espectro do sinal é o efeito das 

filtragens lineares, tanto as elétricas, nos filtros passa-baixas dos receptores, quanto 

ópticas, nos filtros passa-faixas de, por exemplo, multiplexadores insere-deriva 

reconfiguráveis (ROADM – reconfigurable optical add-drop multiplexer) que operam com 

espaçamento de canal de 50 GHz [20]. O processo de filtragem causa uma assimetria no 

espectro do sinal recebido, penalizando a estimação do FO. Além disso, se o formato de 

pulso utilizado é o retorna-a-zero (RZ – return to zero), o espectro resultante se torna mais 

largo [21], podendo causar ainda mais assimetria durante a filtragem e, assim, penalizando 

mais severamente os estimadores baseados no espectro. 

Com base no exposto acima, este trabalho propõe um novo algoritmo estimador de 

FO para sinais de única portadora, independente do formato de modulação, com maior 

robustez em relação tanto à filtragem elétrica quanto à filtragem óptica. Este novo método 

possui uma ampla faixa de valores estimáveis, atendendo aos requisitos do OIF. A ideia é 

a de realizar a estimação do FO em dois estágios, utilizando uma implementação em 

sistema de malha aberta (sem realimentação) de baixa complexidade. O primeiro estágio 

encontra uma estimativa grosseira da dessintonia em frequência utilizando uma relação 

simples entre as potências presentes nos dois lados do espectro do sinal recebido. No 

segundo estágio é utilizado um método de m-ésima potência para encontrar uma 

estimativa refinada do FO. 
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No Capítulo 2, introduzem-se os principais componentes dos sistemas ópticos 

atuais, os formatos de modulação mais empregados, as estruturas dos transmissores e dos 

receptores, e as principais degradações presentes nestes sistemas. 

No Capítulo 3, apresentam-se os diversos blocos de algoritmos utilizados no 

processamento digital do sinal óptico recebido. Estes algoritmos realizam a compensação 

das principais degradações impostas ao sinal após a transmissão pela fibra óptica. Entre os 

blocos, estão presentes os algoritmos para compensação de dispersão cromática, 

compensação de efeitos devidos à PMD e recuperação de relógio, entre outros. Os 

algoritmos apresentados são utilizados para sistemas que empregam formatos de 

modulação por chaveamento binário de fase (BPSK – binary phase shift keying) com 

multiplexação por divisão em polarização (PolMux-BPSK), PolMux-QPSK e por 

modulação de amplitude em quadratura com 16 pontos de constelação (16QAM – 

quadrature amplitude modulation) com multiplexação por divisão em polarização (PolMux-

16QAM), com alguns podendo ser estendidos para outros formatos de modulação. 

No Capítulo 4, uma análise do comportamento do FO ao longo do tempo é 

realizada. Neste capítulo, são também apresentados os métodos de estimação e 

compensação do FO entre os lasers LO e do transmissor. 

No Capítulo 5, o método proposto é, então, enunciado. São mostrados e analisados, 

também, alguns resultados de simulação e de experimentos. As simulações e os 

experimentos compreendem a transmissão do sinal óptico em sistemas coerentes 

utilizando os formatos de modulação PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e PolMux-16QAM. 

Por fim, no Capítulo 6, apresentam-se as conclusões relativas ao trabalho 

desenvolvido, suas respectivas contribuições, sugestões para trabalhos futuros e uma lista 

das publicações associadas a esta dissertação. 
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2. SISTEMAS ÓPTICOS COERENTES 

M um sistema de comunicações, existem três elementos básicos, o transmissor, o 

canal e o receptor. O transmissor está em um ponto do espaço, o receptor está em 

algum outro ponto diferente de onde está o transmissor e o canal é o meio físico que os 

conecta. O propósito do transmissor é converter o sinal de mensagem, proveniente de uma 

fonte de informação, para um formato que seja possível transmitir ao longo do canal. 

Entretanto, enquanto o sinal transmitido se propaga através do canal, este sofre algumas 

distorções devido às imperfeições do canal, interferências de sinais provenientes de outras 

fontes e ruído térmico aditivo. Assim, o sinal recebido pelo receptor é uma versão 

corrompida do sinal transmitido. O receptor realiza a tarefa de operar no sinal recebido de 

maneira a reconstruir uma forma reconhecível da mensagem originalmente gerada pela 

fonte de informação [22]. Este sistema de comunicações típico está explicitado na Figura 1. 

 

E 



8 CAPÍTULO 2 – SISTEMAS ÓPTICOS COERENTES 

Fonte de 
Informação Usuário

Transmissor Canal Receptor

Sinal 
transmitido

Sinal 
recebido

Estimativa do 
sinal mensagem

Sistema de comunicações

Sinal 
mensagem

  
Figura 1 — Elementos de um sistema de comunicações. 

Em um sistema de comunicações ópticas, o transmissor é um dispositivo 

optoeletrônico composto por uma fonte óptica e um modulador óptico que converte a 

informação do domínio elétrico para o domínio óptico, modulando-a em portadoras 

ópticas, que operam na faixa de centenas de terahertz. O canal, por sua vez, é a fibra óptica 

e o receptor pode ser um fotodetector ou uma combinação de fotodetectores, dependendo 

do formato de modulação empregado [3]. 

Neste capítulo, abordar-se-ão os transmissores e receptores ópticos, os formatos de 

modulação óptica e a fibra óptica em si, caracterizando-a como canal de comunicações. 

2.1 TRANSMISSOR 

2.1.1 COMPONENTES DO TRANSMISSOR 

Uma portadora para transmissão óptica, idealmente, deve possuir amplitude, 

frequência, fase e polarização constantes. Entretanto, é impossível se gerar uma portadora 

tão perfeita. Nas últimas décadas, as fontes ópticas têm sido melhoradas, tanto que, 

atualmente, existem lasers DFB monomodo com larguras de linha inferiores a 250 kHz. 

Para evitar o efeito de gorjeio, que ocorre ao se utilizar lasers com modulação direta, 

utiliza-se modulação externa. 
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2.1.1.1 LASERS 

O laser é um dispositivo que emite luz através de um processo de amplificação 

óptica baseado em emissões estimulada de fótons. A luz emitida pelo laser é notável pelo 

seu algo grau de coerência espacial e temporal, ou seja, uma boa parte dos fótons que 

compõem o feixe são gerados em fase e polarização bem definidas. Isto, aliado ao pequeno 

tamanho, faz com que os lasers de estado sólido sejam a melhor opção para fonte óptica 

em sistemas de comunicações ópticas, principalmente a altas taxas de transmissão. 

É possível se considerar o laser como uma fonte de luz contínua. Assim, o campo 

elétrico normalizado de um laser, considerando o ruído de fase e amplitude, é modelado 

pela equação [3],[9]: 

  snssss ptφφtωjtPδPtE

 )(exp)()( ,                    (2.1) 

onde sP  representa a potência média normalizada do laser, δP(t) é a flutuação normalizada 

de potência induzida pelos fótons originados de emissão espontânea, ωs é a frequência de 

operação do laser (em radianos por segundo), sφ  é a fase do laser no instante inicial (em 

radianos), nsφ  é o ruído de fase (em radianos) e sp


 é o vetor direção da polarização do 

campo. 

O ruído de fase presente no laser é causado por emissão espontânea de fótons, que 

não são geradas em fase com os fótons da emissão estimulada, tendo assim, fase aleatória. 

Como as mudanças de fase são causadas por um número alto de eventos independentes 

(ou seja, emissões espontâneas), a variação de fase pode ser modelada por uma 

distribuição gaussiana. Demonstra-se que a variância do erro de fase pode ser calculada 

por [9]: 

  tνπtφ sns ΔΔ2Δ 2  ,                                              (2.2) 

na qual sνΔ é a largura de linha do laser (em hertz) e tΔ  é o intervalo de tempo de 

observação (em segundos). O ruído de fase do laser pode ser um efeito limitante do 
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desempenho do sistema, especialmente para formatos de modulação de alta ordem com 

vários estados de fase e quando se aplica a detecção coerente síncrona. 

2.1.1.2 MODULADORES ÓPTICOS 

Em sistemas de comunicações ópticas, o modulador óptico tem como função realizar 

a modulação da portadora óptica por um sinal elétrico contendo informação. O 

modulador óptico mais simples é o modulador de fase (PM – phase modulator). Outros 

tipos de moduladores ópticos podem ser construídos com estruturas baseadas na do PM 

[9]. 

A modulação de fase  tφPM  é função do comprimento de onda, do tamanho do 

eletrodo e do índice de refração do guia de onda. Sabe-se que, através do efeito Pockels [3], 

o índice de refração é linear à uma tensão  tu  aplicada externamente ao guia de onda. Na 

prática, existe uma tensão πV  que, quando aplicada ao sinal ocasiona um atraso de fase de 

π radianos. Assim, a relação entre o sinal óptico de entrada,  tEent , e o sinal óptico 

modulado,  tEsaída , pode ser descrito como: 

 
 

    








 π

V
tu

jtφj
tE
tE

π
PM

ent

saída expexp .                          (2.3) 

Na Figura 2 está mostrado o esquema de um modulador de fase, mostrando os 

eletrodos, o guia de onda e o substrato. 

substrato

eletrodou(t)

guia de onda

)(tEsaída


)(tEentrada



  
Figura 2 — Esquema de um modulador de fase. 
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Utilizando a modulação de fase em conjunto com o princípio da interferência, é 

possível se realizar modulação de intensidade. A estrutura interferométrica utilizada para 

realizar tal função é chamada de modulador tipo Mach-Zehnder (MZM — Mach Zehnder 

modulator) [23] e está mostrada na Figura 3. As tensões dos moduladores de fase presentes 

em cada braço do MZM podem ser variadas independentemente. A luz que entra no 

modulador é dividida em dois caminhos, com cada um dos caminhos sofrendo atrasos de 

fases diferentes. Então, após a recombinação dos dois campos elétricos, a interferência 

varia entre construtiva e destrutiva, dependendo do atraso de fase relativo entre os dois 

braços. A função de transferência do MZM é dada por [9] 

 
 

      tφjtφj
tE
tE

PMPM
ent

saída
2,1, expexp

2
1

 ,               (2.4) 

onde )(1, tφPM  e )(2, tφPM  representam os atrasos de fase nos dois braços do MZM. Ao se 

configurar o MZM para operar em modo push-pull, no qual a tensão aplicada em um dos 

braços é de polaridade oposta a aplicada no outro braço, com isso as fases se opõem e o 

campo de saída se relaciona com o da entrada, por meio de 

 
 

         tφtφjtφj
tE
tE

PMPMPM
ent

saída
1,1,1, cosexpexp

2
1

 .  (2.5) 

Considerando   2/)()( 21 tututu  , então, 

 
 

 








 π

V
tu

tE
tE

πent

saída

2
cos ,                                             (2.6) 

que, por sua vez, ao se calcular a função de transferência de potência, tem-se que [9] 

 
 

 








 π

V
tu

tP
tP

πent

saída cos
2
1

2
1

.                                       (2.7) 

Com esta equação é possível se perceber que para u(t) = 0, tem-se o ponto de máxima 

transmitância e, para u(t) = ±Vπ, os pontos são de mínima transmitância. Com esta 
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configuração de modulador, é possível se gerar os formatos de modulação chaveamento 

liga-desliga (OOK) e chaveamento binário de fase (BPSK) [9]. 

)(1 tu

)(2 tu

guia de 
onda

eletrodo

substrato

)(tEsaída


)(tEentrada



 
Figura 3 — Esquema de um modulador Mach-Zehnder. 

Uma outra estrutura fundamental de moduladores é o modulador fase-quadratura 

(IQM – in-phase and quadrature modulator) [9], que é composto de dois MZM e um 

modulador de fase, como mostrado na Figura 4. Nesta estrutura, o sinal de entrada  tEent  

é dividido igualmente entre os braços de fase (I) e quadratura (Q). O sinal que sai do braço 

de quadratura passa por um modulador de fase, onde se aplica uma tensão que o atrasa 

em 2π  radianos, de modo que o sinal modulado no MZM do braço Q fique ortogonal em 

relação ao sinal modulado no MZM do braço I. Por fim, os sinais provenientes destes dois 

braços são reacoplados na saída do modulador. A função de transferência do campo 

elétrico do IQM é dada por 
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V
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π
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ent
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2
cos

2
cos

2
1

,                (2.8) 

na qual )(tuI  é a tensão aplicada ao braço I e )(tuQ  é a tensão aplicada ao braço Q. Este 

modulador é dito fase-quadratura pois o sinal na saída carrega informação tanto na fase 

quanto na quadratura do campo elétrico, sendo utilizado para geração de formatos de 

modulação como o BPSK, o QPSK e o 16QAM. 
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Figura 4 — Esquema de um IQM. 

Um modulador com diversidade de polarização (PDM – polarization diversity 

modulator) é composto de dois IQMs, um rotacionador de polarização de 90° e um 

combinador de feixes polarizante (PBC – polarization beam combiner). Na Figura 5 está 

apresentado um diagrama esquemático deste tipo de modulador. A onda contínua vinda 

do laser entra no PDM e é igualmente dividida em duas partes. Cada parte é modulada 

independentemente por IQMs. A saída de um dos IQMs, então, sofre uma rotação de 90° 

em sua polarização. Os sinais provenientes dos dois braços são recombinados em um PBC. 

Este modulador é dito com diversidade de polarização, pois o sinal na saída carrega 

informação em dois estados ortogonais de polarização, sendo utilizado, principalmente, 

para geração de formatos de modulação com dupla polarização, como o PolMux-BPSK, o 

PolMux-QPSK e o PolMux-16QAM. 
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2Vπ. Com esta configuração, são criados dois sinais de amplitude de pulso modulada em 

quatro níveis (4PAM – quaternary pulse amplitude modulation) ortogonais em fase entre si. A 

junção destes dois “4PAMs” forma o sinal 16QAM. Um diagrama de olho, representando a 

potência óptica na saída do modulador, está mostrado na Figura 9 (c). A constelação 

digital do formato 16QAM está mostrada na Figura 9 (d). 

2.1.2.4 MULTIPLEXAÇÃO POR DIVISÃO EM POLARIZAÇÃO 

Uma abordagem diferente para os formatos de modulação multi-nível é a utilização, 

além da fase e da amplitude, também da polarização do sinal óptico. Esta abordagem 

consiste em transmitir dois sinais independentes em direções ortogonais de polarização 

em uma fibra monomodo. Com isso, é possível dobrar a eficiência espectral, ao se 

comparar à modulação em uma única direção de polarização. Isto pode ser útil para 

aumentar as tolerâncias tanto à efeitos lineares quanto à efeitos não-lineares na 

transmissão da informação através de sinais ópticos. Esta técnica recebe diversas 

terminologias, entre as mais comuns estão a multiplexação por divisão em polarização 

(PolMux – polarization multiplexing) e dupla polarização (DP – dual polarization). Neste 

trabalho a primeira denominação será adotada (PolMux). Qualquer um dos formatos de 

modulação apresentados previamente nas Seções 1.1.2.1 à 1.1.2.4 podem ser utilizadas em 

conjunto com a multiplexação por divisão de polarização, gerando os formatos 

PolMux-OOK, PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e PolMux-16QAM [9]. 

Modulador

Ix

Laser

Sinal 
PolMux

Qx

Modulador

Iy Qy

PBCPBS

 
Figura 10 — Modulador com diversidade de polarização. 
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Para gerar um sinal óptico com multiplexação por divisão em polarização, é 

necessário modular separadamente dois sinais em polarizações ortogonais da mesma 

portadora. Para gerar essas duas polarizações ortogonais, a luz proveniente de um laser 

pode ser dividida por meio de um divisor polarizante de feixes (PBS – polarization beam 

splitter). O PBS é um dispositivo que consiste em um filtro polarizador que separa a luz 

recebida em dois feixes com polarizações ortogonais entre si, com a potência de saída de 

cada feixe dependendo do ângulo entre a polarização do feixe recebido e o sentido do 

polarizador do dispositivo. Para se gerar um sinal com potência igual nas duas 

polarizações, um ângulo de 45 graus é utilizado. Cada um dos feixes é, então, modulado 

de forma independente por um modulador externo, conforme o esquema apresentado na 

Figura 10. Após a modulação os sinais são recombinados através de um PBC e enviados à 

fibra óptica para transmissão. Na Figura 11 estão apresentados os olhos ópticos para os 

formatos (a) PolMux-BPSK, (b) PolMux-QPSK e (c) PolMux-16QAM. Como os sinais 

multiplexados em polarização são a combinação dos sinais em polarização única, os olhos 

ópticos deles apresentam mais transições (e no caso do PolMux-16QAM, mais amplitudes) 

que os olhos ópticos dos sinais não multiplexados em polarização.  

(a) (b) (c)
período período período

 

Figura 11 — Olhos de potência ópticos para: (a) PolMux-BPSK, (b) PolMux-QPSK e 
(c) PolMux-16QAM. 

2.1.2.5 FORMATOS DE PULSOS 

O modulador Mach-Zehnder pode ser utilizado com a função de formatar pulsos 

(pulse carving), ou seja, a conversão de um sinal com formato de pulso “não-retorna-a-

zero” (NRZ – non-return-to-zero) para um sinal com formato de pulso “retorna-a-zero” 

(RZ). O formato de pulso RZ é amplamente utilizado em conjunto com diversos formatos 
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2.2 RECEPTOR COERENTE 

Após a mensagem percorrer o canal através de uma portadora óptica, o sinal deve 

ser reconvertido em sinal elétrico para poder ser entendido em seu destino. Com isto, o 

receptor óptico é, basicamente, um conjunto de fotodetectores que convertem o sinal 

óptico em sinal elétrico. 

A detecção coerente de um sinal implica no batimento entre duas ondas, que 

representam, em receptores ópticos, o sinal óptico recebido e o sinal de um laser oscilador 

local. Neste tipo de detecção, é possível se recuperar todos os parâmetros da onda óptica 

recebida na forma de ondas elétricas: a amplitude, a fase e o estado de polarização. Há três 

categorias de recepção coerente quanto à fase do sinal óptico: homódino, heteródino e 

intradino. Em um receptor homódino, o LO opera na mesma frequência central que o sinal 

recebido, possuindo, teoricamente, diferença de fase nula. Entretanto, a realização prática 

para o travamento de fase e frequência nesse tipo de receptor é complicada e de alto custo, 

embora possua melhor desempenho. No receptor heteródino, o LO opera em uma 

frequência distinta da frequência central do sinal recebido, com a diferença entre as 

frequências sendo de, pelo menos, duas vezes a banda ocupada pelo sinal mensagem em 

banda básica. Neste tipo de recepção a sensibilidade é inferior ao caso anterior, tendo 

também como desvantagem a necessidade de componentes elétricos com pelo menos o 

dobro da banda dos utilizados para recepção homódina. 

Devido aos avanços em processamento digital de sinais, um terceiro tipo de 

recepção coerente se fez possível. Para contornar os problemas relativos aos dois tipos de 

recepção anteriores, o LO opera a uma frequência próxima à do sinal recebido, mas não 

necessariamente igual, deixando a compensação da diferença de frequência entre o LO e o 

sinal à cargo de algoritmos de processamento digital de sinais. Este tipo de recepção 

coerente é conhecido na literatura como recepção intradina.  

Nesta seção, os componentes para a realização da recepção do sinal óptico de 

forma coerente intradina serão apresentados. 
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2.2.1 FOTODETECTOR 

Um fotodetector é um dispositivo opto-eletrônico que converte a intensidade do 

sinal óptico recebido em corrente elétrica. A equação a seguir demonstra, de forma 

simplificada, seu funcionamento [3]: 

   tRPtI entradasaída  ,                                                (2.9) 

em que,  tIsaída  é a corrente elétrica (A) na saída do fotodetector, Pentrada(t) é a potência (W) 

do sinal óptico na entrada do fotodetector e R é a responsividade do fotodetector (A/W).  

2.2.2 HÍBRIDA DE 90° 2×4 

A híbrida de 90° 2×4 é um componente chave em receptores ópticos para formatos 

de modulação de altas ordens, pois permite a detecção das componentes de fase e 

quadratura de um sinal óptico. Ela pode ser usada em receptores coerentes para fazer 

superposição da luz do sinal com a luz do oscilador local, como também para fazer a 

conversão da informação presente na diferença de fase em informação de intensidade em 

receptores de detecção direta. Os dois sinais de entrada da híbrida são definidos como: 

     1,1,1, tφj
entent etEtE  ,                                         (2.10) 

     2,2,2, tj

entent etEtE
 ,                                         (2.11) 

nas quais,  1,tEent e  2,tEent  indicam os módulos dos campo elétricos nas entradas da 

híbrida e  1,tφ e  2,tφ  
indicam as fases desses campos elétricos. As potências de saída 

 ntPsaída , seguintes são desejadas nas quatro saídas da híbrida (n = 0, 1, 2, 3), para permitir 

a detecção das componentes fase e quadratura: 
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Em (2.12), considera-se o desvio de fase ψ arbitrário, devido ao fato das fases iniciais do 

sinal de entrada também serem arbitrárias. Pode ser observado que os termos de 

batimento de dois sinais adjacentes estão em quadratura e as outras duas saídas restantes 

podem ser utilizadas para fazer detecção balanceada. Deste modo, se em uma entrada da 

híbrida temos o sinal recebido )()1,( tEtE Sinalent   
e na outra o oscilador local 

)()2,( tEtE LOent  , e fazendo-se )2,()1,()( tφtφtφ  , então: 

        ψtφtEtEtPtPtI LOSinalsaídasaída  cos)()(2,0,0 ,  (2.13) 

        ψtφtEtEtPtPtI LOSinalsaídasaída  sen)()(3,1,1 .  (2.14) 

Assim, é possível se recuperar as componentes em fase e quadratura do sinal óptico. 

Existem diferentes implementações físicas para a híbrida de 90° 2×4. A Figura 13 mostra 

uma implementação econômica bastante utilizada em receptores ópticos comerciais. Tal 

implementação utiliza quatro acopladores 3 dB (2×2) e um atrasador de fase de 90°. A 

função de transferência da híbrida será dada por: 
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Figura 13 - Receptor óptico coerente. 

2.2.3 RECEPTOR COERENTE COM DIVERSIDADE DE POLARIZAÇÃO 

Para realizar a recepção coerente de um sinal com diversidade de polarização, é 

necessário se receber de forma separada a informação presente nas componentes de 
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polarização ortogonais X e Y. Após a separação, o sinal pode ser tratado de forma digital 

para compensação dos efeitos dispersivos causados ao longo da transmissão pela fibra 

óptica. 

Faz-se necessário o uso de um PBS, um componente óptico passivo que separa 

componentes ortogonais de polarização e que já foi comentado previamente na Seção 

2.1.2.4. Acoplando-se adequadamente dois PBSs às duas híbridas de 90° 2×4 com 

fotodetecção balanceada, tem-se o receptor coerente com diversidade de polarização e 

fase. O sinal óptico recebido tem suas componentes de polarização ortogonais separadas, 

como ilustrado na Figura 14, as quais sofrem batimento com as componentes de 

polarização paralelas oriundas do laser LO nas híbridas de 90°. Estes sinais passam por 

fotodetectores balanceados, formando o sinal elétrico da mesma forma que no receptor 

coerente para apenas uma polarização. Os sinais elétricos são, então, amostrados por 

conversores analógico-digitais (ADC – analog-to-digital converter) de alta velocidade, com a 

informação resultante sendo processada digitalmente para recuperação da informação 

presente no sinal óptico. Na Figura 14 está representado o esquema de um receptor 

coerente com diversidade de polarização. 
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Figura 14 — Receptor coerente com diversidade de polarização. 
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2.3 PROPAGAÇÃO NO CANAL FIBRA ÓPTICA 

Idealmente, o sinal recebido no receptor deveria ser idêntico ao sinal transmitido 

após o modulador. Entretanto, antes de chegar ao seu destino, o sinal transmitido se 

propaga por um meio que é a fibra óptica. A fibra insere no sinal efeitos dispersivos, 

efeitos atenuantes e efeitos não-lineares. Nesta seção apresentaremos os efeitos lineares 

dispersivos que afetam o sinal ao longo de sua propagação na fibra óptica. 

Dispersão é o nome dado a qualquer efeito no qual diferentes componentes do 

sinal transmitido viajam através da fibra com diferentes velocidades, chegando ao receptor 

em instantes de tempo diferentes. Em fibras ópticas, os principais efeitos dispersivos são a 

dispersão cromática (CD) e a dispersão de modos de polarização (PMD) [3], [24]. 

2.3.1 DISPERSÃO CROMÁTICA (CD) 

A dispersão cromática ocorre quando diferentes componentes espectrais de um 

pulso viajam a diferentes velocidades. A CD é mais significativa em fibras monomodo. Em 

fibras multimodo, a dispersão intermodal é dominante. 

A primeira contribuição para a CD é devida à dependência do índice de refração da 

sílica com a frequência. Assim, diferentes componentes de frequência viajam a diferentes 

velocidades na sílica. Essa componente da CD é denominada dispersão material [3]. A 

segunda contribuição para a CD é o fato da luz se propagar parcialmente pela casca da 

fibra, além do núcleo. O valor do índice efetivo entre essas duas regiões depende da 

proporção de potência que está contida na casca e no núcleo. A distribuição de potência de 

um modo entre o núcleo e a casca é função do comprimento de onda. Assim, mesmo na 

ausência de dispersão material, se o comprimento de onda muda, essa distribuição muda, 

causando a mudança do índice efetivo e da constante de propagação. Essa componente da 

CD é chamada dispersão de guia de onda [3]. 

Considerando uma fibra monomodo de comprimento L, uma componente espectral 

específica de frequência ω deve chegar ao final da fibra após sofrer um atraso de tempo 

T= L/vg, onde vg é a velocidade de grupo, definida como: β  
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  1 ωdβdvg .                                                    (2.16) 

Usando-se a constante de propagação cωnβ / , em que ω é a frequência angular 

da luz, c é a velocidade da luz e n  é o índice de refração do núcleo. É possível se 

demonstrar que gncβ  , em que gn  é o índice de refração de grupo, dado por: 

 ωdndωnng  .                                               (2.17) 

A dependência em relação à frequência da velocidade de grupo leva à um 

alargamento temporal do pulso, simplesmente por que diferentes componentes espectrais 

do pulso não chegam simultaneamente na saída da fibra. Se ωΔ  é a largura espectral do 

pulso, então o alargamento temporal do pulso em uma fibra de tamanho L é dada por: 
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 .          (2.18) 

O parâmetro 2β  é chamado de parâmetro de dispersão de velocidade de grupo. Este 

determina o quanto um pulso óptico se alarga na propagação através de uma fibra. A 

equação anterior pode ser reescrita como 
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 ,                                    (2.19) 

em que 
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 ,                                        (2.20) 

e D é chamado de parâmetro de dispersão cromática (ps/nm.km). O parâmetro D também 

pode ser escrito como: 

WM DDD  ,                                                    (2.21) 
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em que MD  é a dispersão material e WD  é a dispersão do guia de onda. Sabe-se que, para 

fibras de pura sílica, MD  cresce monotonamente com o crescimento do comprimento de 

onda e é nulo para λ = 1,276 μm. Por outro lado WD  decresce monotonamente com λ e é 

sempre negativo. A dispersão cromática total D é nula em torno de λ = 1,31 μm.
 
 

2.3.1.1 DISPERSÃO CROMÁTICA DE ORDEM ELEVADA 

Os efeitos dispersivos não somem completamente em ZDλλ   (comprimento de 

onda em que a dispersão é nula). Os pulsos ópticos continuam se alargando por causa de 

efeitos dispersivos de ordem elevada. Pode-se entender esse efeito notando que D não 

pode ser nulo em todo comprimento de onda dentro de um espectro centrado em ZDλ . Os 

efeitos dispersivos de ordem elevada são governados pelo declive de dispersão 

λddDS / . O parâmetro S é também chamado de parâmetro de dispersão diferencial. 
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 ,                                       (2.22) 

em que 3β  é o parâmetro de dispersão cromática de terceira ordem e é definido como: 

33
23 // ωdβdωdβdβ  .                                         (2.23) 

2.3.1.2 FUNÇÃO DE TRANSFERÊNCIA 

A luz se propaga através da fibra de acordo com a equação de Schrödinger [10]. A 

equação de Schrödinger considera tanto efeitos lineares quanto efeitos não lineares na 

transmissão. Do ponto de vista de função de transferência, a parte linear da propagação 

através da fibra pode ser modelada através de um filtro passa-tudo G(ω) [10], [11]: 

  







 L

cπ
ωλ

jSL
cπ
ωλ

jDωG 22

3422

244
exp .                      (2.24) 

Nesta equação, o termo em ω² diz respeito à dispersão cromática de segunda ordem e o 

termo em ω³ diz respeito à dispersão cromática de terceira ordem.   
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2.3.2 DISPERSÃO DE MODOS DE POLARIZAÇÃO (PMD) 

A PMD aparece devido aos núcleos das fibras não serem perfeitamente circulares, 

criando o fenômeno da birrefringência [3], [24]. Assim, velocidade de grupo do sinal é 

dependente da polarização do sinal, ocasionando polarizações diferentes viajarem à 

diferentes velocidades de grupo. A distribuição da energia do sinal através de diferentes 

estados de polarização varia lentamente com o tempo, num dado ponto da fibra. Uma das 

causas de variação dos estados de polarização é a variação na temperatura ambiente. Isto 

faz com que as penalidades devido à PMD variem com o tempo. Além da própria fibra, a 

PMD pode aparecer a partir de componentes ópticos individuais usados em uma rede 

óptica. A média temporal do atraso entre dois estados de polarização em um enlace 

obedecem à relação [3]: 

LDT PMDΔ ,                                                 (2.25) 

em que TΔ  é chamado de atraso diferencial de grupo (DGD – differential group delay) e 

PMDD  é o parâmetro de PMD ( kmps ). Este parâmetro varia tipicamente entre 0,5 e 

2 kmps , entretanto, fibras novas podem ter PMD tão baixa quanto 0,1 kmps . 

Os estados de polarização variam lentamente com o tempo, então, a DGD pode ser 

entendida como uma variável aleatória, comumente assumida a ter função de densidade 

de probabilidade maxwelliana, o que significa que o quadrado da DGD pode ser 

modelado por uma distribuição exponencial. Os efeitos lineares na polarização sofridos 

pelo sinal óptico ao se propagar pela fibra podem ser representados usando o formalismo 

de Jones. Para se compensar o efeito da PMD de forma digital, deve-se estimar a matriz 

inversa de Jones para a fibra e seguir sua evolução no tempo. Segundo o formalismo de 

Jones, o campo elétrico recebido na saída de uma fibra é dado por [10]: 
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em que XrecE , é o campo elétrico do sinal recebido na polarização X, YrecE ,  é o campo 

elétrico do sinal recebido na polarização Y, XenvE ,  é o campo elétrico do sinal enviado na 

polarização X, YenvE , é o campo elétrico do sinal enviado na polarização Y e J é uma matriz 

2×2 dada por: 
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XX
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J .                                                   (2.27) 

Nesta equação XXH  é a influência da polarização X de entrada na polarização X de 

saída, XYH  é a influência da polarização X de entrada na polarização Y de saída, YXH  é a 

influência da polarização Y de entrada na polarização X de saída e YYH  é a influência da 

polarização Y de entrada na polarização Y de saída. Existem alguns estudos sobre como se 

modelar a matriz de Jones para PMD em fibras monomodo [25], [26]. 

Uma vez que foram apresentados os conceitos básicos do transmissor, do receptor e 

do canal óptico, bem como a forma de gerar os diferentes tipos de formatos de modulação, 

o próximo capítulo introduzirá os principais algoritmos para o processamento digital de 

sinais provenientes de detecção coerente, suas implementações e os efeitos físicos que eles 

se propõem a compensar ou estimar. 
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3 
3. ALGORITMOS DE EQUALIZAÇÃO DIGITAL 

 MA vez que, na recepção coerente intradina, a frequência de operação do oscilador 

local pode ser levemente diferente da frequência central do sinal recebido, há a 

necessidade de se alcançar, de alguma maneira, a coerência no sinal demodulado. Esta 

coerência é possível ao se corrigir digitalmente a diferença de frequência entre o oscilador 

local e o sinal. A principal vantagem da recepção coerente é que todas as características do 

sinal óptico são passadas para o domínio elétrico, permitindo, assim, que o sinal seja 

tratado no domínio digital. Ao se tratar o sinal no domínio digital, é possível se utilizar 

algoritmos de processamento digital de sinais para se a alcançar a coerência, corrigindo a 

diferença de frequência e compensando o ruídos de fase. Além disso, com a utilização dos 

algoritmos de processamento digital de sinais, também é possível se compensar os efeitos 

dispersivos impostos pela transmissão através da fibra óptica (CD e PMD), bem como 

realizar a sincronização temporal do sinal recebido [10], [11]. 

Neste capítulo, os algoritmos básicos utilizados no processamento digital de sinais 

provenientes de recepção coerente intradina de alta velocidade, considerando 

multiplexação de polarização, serão apresentados. 

U 
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(MIMO – multiple input, multiple output), capaz, também, de acompanhar possíveis 

variações no estado do canal. Os algoritmos normalmente utilizados neste bloco são o 

algoritmo do módulo constante (CMA – constant modulus algorithm) [10],[11], o equalizador 

direcionado à decisão radial (RDE – radially directed equalizer) [11],[29] e o algoritmo de 

mínima média quadrática direcionado à decisão (DD-LMS – decision directed least mean 

square) [30]. Estes algoritmos tentam estimar a matriz inversa de Jones do canal (Seção 

2.3.2) por meio da minimização de uma função custo, utilizando filtros de resposta ao 

impulso finita (FIR – finite impulse response). 

Os blocos “compensação fina de desvio de frequência” e “compensação de ruídos de 

fase” realizam as funções de recuperação de portadora ao estimar e compensar os desvios 

de frequência entre o oscilador local e o sinal, e estimar e compensar o ruído de fase, 

respectivamente. A estimação de desvio de frequência pode ser realizada tanto no 

domínio do tempo [12],[13], quanto no domínio da frequência [14]. Já a compensação do 

ruído de fase é realizada apenas no domínio do tempo [11]. A estimação de fase pode ser 

realizada utilizando o algoritmo proposto por Viterbi-Viterbi [31] ou um equalizador 

dinâmico direcionado à decisão, com função custo dependente apenas da fase do sinal 

[32]. Nesse caso, a compensação de fase é realizada de forma semelhante à compensação 

do desvio em frequência. 

Paralelamente a estes blocos, o bloco de “estimação de CD” é um bloco que executa 

uma rotina de busca pelo melhor valor de dispersão cromática a se compensar. Para 

realizar esta busca, este bloco recebe sinais de outros blocos e, por meio de uma função 

custo, é capaz de determinar qual a dispersão cromática presente em um sinal recebido, 

sem a necessidade de conhecimento prévio do canal [33]. 

Por fim, o bloco “estimação grosseira de desvio de frequência” utiliza o dado para 

estimar de forma grosseira o desvio de frequência entre o oscilador local e o sinal [16]–[19], 

[34]–[36]. O propósito desta estimativa grosseira é ampliar os limites de estimação de 

desvio de frequência de modo que os parâmetros necessário, definidos pelo OIF, sejam 

atendidos [15]. 
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A seguir, serão detalhados os passos para equalização do sinal recebido utilizando a 

estrutura apresentada. Os blocos de estimação e compensação do desvio de frequência, 

por ser o foco principal desta dissertação, serão abordados no capítulo seguinte. 

3.1 COMPENSAÇÃO DE DISPERSÃO CROMÁTICA 

Como visto anteriormente na Seção 2.3.1, a dispersão cromática é um efeito linear 

que ocorre devido às diferentes componentes espectrais viajarem em diferentes 

velocidades através de uma fibra óptica [3]. Isto significa que os símbolos transmitidos 

podem se alargar, causando a interferência intersimbólica e por sua vez dificultando a 

interpretação do sinal recebido, limitando as distâncias de transmissão sem a utilização de 

regeneradores. Assim, faz-se necessário realizar a compensação da dispersão cromática. 

Na camada física, a compensação pode ser realizada por meio do uso de fibras 

compensadoras de dispersão ou de fibras dotadas de grades de Bragg, capazes de gerar 

dispersões cromáticas negativas [3]. Entretanto, além do alto custo dos componentes 

ópticos, estes métodos de compensação estão atrelados a grandes perdas de potência 

óptica, o que requer mais amplificadores ópticos, e são susceptíveis a não-linearidades. 

Para contornar estes problemas, a compensação de CD de forma digital pode trazer 

benefícios para todo o sistema de comunicações ópticas, mesmo aumentando a 

complexidade do receptor [11]. 

Como a dispersão cromática é um efeito linear que varia pouco com o tempo, um 

equalizador estático é suficiente para realizar a compensação de tal efeito. Como visto na 

Seção 2.3.1.2, existe uma função de transferência relativa à CD que relaciona a entrada e a 

saída da fibra óptica no domínio da frequência. Como o efeito do declive de dispersão 

cromática é muito pequeno ao se considerar o espectro recebido e para reduzir o custo 

computacional do cálculo dos parâmetros do filtro, considera-se a função de transferência 

simplificada [10]: 
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Para se realizar a compensação de CD, basta se utilizar um filtro do tipo passa tudo 

   ωGωG /11  . Nesta seção, duas implementações deste filtro serão apresentadas, o 

equalizador no domínio do tempo (TDE – time domain equalizer) [10],[11] e o equalizador 

no domínio da frequência (FDE – frequency domain equalizer) [27].  

3.1.1 EQUALIZAÇÃO NO DOMÍNIO DO TEMPO (TDE) 

Para a equalização no domínio do tempo, deve-se calcular a transformada inversa de 

Fourier da função de transferência  ωG 1 . Assim: 
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A compensação de CD é alcançada ao se aplicar a convolução entre  tg~  e o sinal 

recebido. Entretanto, como a função  tg~  é infinita e não causal, é necessário se truncar a 

resposta ao impulso para uma duração finita, possibilitando, assim, a digitalização. 

Sendo AT  o período de amostragem, a sobreposição ocorrerá em frequências 

superiores à frequência de Nyquist, dada por An Tπω /  e a resposta ao impulso pode ser 

considerada como um vetor, em rotação, com frequência dada por [10],[11]: 
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Quando a magnitude de ω for maior que frequência de Nyquist, nω , ocorrerá 

sobreposição. Portanto, para se evitar este efeito, deve-se garantir que: 
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Assim, o TDE pode ser implementado por um filtro FIR. Este filtro não é recursivo, 

podendo ser realizado utilizando uma linha de atraso discreta. Os coeficientes ka  do filtro 

são calculados por: 
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Em (3.6), os valores possíveis de k são dados por: 
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em que    é a função parte inteira (ou chão) e TDEN  é a ordem do filtro, definida por: 
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Os coeficientes ka  são a base para a compensação de dispersão cromática utilizando 

um filtro FIR. Como este filtro se trata de uma aproximação truncada de uma função, o 

filtro corrigirá um valor de dispersão constante no trecho de frequência limitado por: 

AA T
f

T 2
1

2
1

 .                                                   (3.9) 

Uma das principais desvantagens deste método é o fato de que, quanto menor for a 

dispersão cromática presente, menor será a ordem do filtro utilizado, e, por consequência, 

pior a precisão da compensação, degradando o sinal na saída. Outra desvantagem é a de 

que, para paralelizar este método, o aumento de complexidade seria proporcional ao grau 

de paralelização, deixando o sistema muito custoso computacionalmente. A seguir, será 

demonstrada a equalização no domínio da frequência, que possui ordem fixa, o que reduz 

as penalidades no caso de dispersão cromática muito pequena e permite a paralelização de 

forma mais simples. 
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3.1.2 EQUALIZAÇÃO NO DOMÍNIO DA FREQUÊNCIA (FDE) 

Para realizar a compensação de dispersão cromática utilizando a equalização no 

domínio da frequência, deve-se levar o sinal para o domínio da frequência por meio de 

uma transformada de Fourier, multiplicar o sinal pela função de transferência inversa da 

CD e, então, transformar a resultante de volta para o domínio do tempo. Na Figura 16, está 

mostrado o esquema do FDE.  

Transformada
de Fourier × Transformada 

inversa de Fourier

G  (ω)

Sinal de 
Entrada

Sinal 
Filtrado

-1

  
Figura 16 – Diagrama funcional do algoritmo FDE. 

Entretanto, como se está no domínio digital, tanto o sinal de entrada quanto o 

cálculo da transformada e os coeficientes do filtro devem estar digitalizados. Para isto, 

emprega-se como funções de transformação direta e inversa, os algoritmos de 

transformada rápida de Fourier (FFT – fast Fourier transform) e transformada inversa 

rápida de Fourier (IFFT – fast Fourier transform), respectivamente. Os coeficientes do filtro 

digitalizado são calculados por: 
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em que cf  é a frequência central do sinal óptico recebido. A frequência f deve estar 

limitada conforme: 

22
AA F

f
F

 ,                                                    (3.11) 

em que AA TF /1  é a frequência de amostragem do ADC. 

Além da digitalização do sistema, para a paralelização do algoritmo, faz-se 

necessário se utilizar um método de sobreposição [37] para que o sinal possa ser 

propriamente tratado bloco a bloco. No método de sobreposição, o sinal de entrada é 

separado em blocos sobrepostos de tamanho CN  e tamanho de sobreposição EN . A cada 
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bloco, aplica-se a FFT, de modo que, a seguir, o sinal seja multiplicado pelos coeficientes 

calculados usando a função de transferência (3.10). Posteriormente, cada bloco passa por 

uma IFFT, tendo as EN  amostras de cada lado do bloco descartadas, restando 0N  

amostras sem interferência intrabloco. Essas 0N  amostras sem interferência são 

concatenadas na saída do compensador de CD, formando o sinal equalizado. 

Na Figura 17, ilustra-se esse processo de divisão do sinal amostrado no domínio do 

tempo, conversão para o domínio da frequência, compensação da CD por meio do método 

FDE e reconversão para o domínio do tempo, considerando a eliminação da sobreposição 

entre os blocos. No caso apresentado, os tamanhos dos blocos são 16CN , 2EN  e 

820  EC NNN . 

FFT
FFT

FFT
FFT

FDE

FDE

FDE

FDE

IFFT IFFT

IFFT IFFT

Passando para 
o domínio da 

frequência

Voltando para 
o domínio do 
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Aplicando o 
filtro digital

Eliminando 
superposições

Sinal 
recebido

Sinal 
filtrado

N   amostras 

N   amostras 

C

0

N   amostras E

... ...

......
  

Figura 17 — Representação gráfica do processamento do algoritmo FDE. 

Diferentemente do método TDE, este método apresenta bom desempenho para 

valores baixos de dispersão cromática. Isto se deve ao fato de que a quantidade de 

coeficientes no filtro de equalização é fixa e não variável. 
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3.2 SINCRONIZAÇÃO DE SÍMBOLO 

Em sistemas de comunicações, a sincronização entre a taxa de amostragem e a taxa 

de símbolo do sinal recebido é necessária para uma correta assimilação da informação 

transmitida [11]. O principal objetivo da sincronização de símbolo é determinar, com a 

maior precisão possível, o início e o fim de cada símbolo recebido, assim, determinando o 

instante ideal de decisão. Tanto a fase (temporização) quanto a frequência (relógio) devem 

ser recuperadas para uma detecção adequada do sinal. 

Algumas soluções de sincronização presentes na literatura utilizam algoritmos 

auxiliados por dados (DA – data-aided) [38], os quais envolvem a transmissão de um sinal 

de relógio ou uma sequência de bits pré-determinada (sequência de treinamento). 

Entretanto, tais soluções exigem potência ou taxas de transmissões mais elevadas, o que 

pode penalizar a transmissão ou estar padronizado a uma taxa menor. Existem também 

soluções com algoritmos não auxiliados por dados (NDA – non-data-aided). Os algoritmos 

NDA extraem apenas a informação de temporização presente no próprio sinal, mas, por 

este motivo, o sucesso de tais algoritmos depende diretamente da quantidade e qualidade 

de informação de relógio presente no sinal recebido. Fatores como a limitação de banda, 

interferência intersimbólica ou baixa relação sinal-ruído tendem a degradar o desempenho 

desses métodos. 

Relativamente ao tipo de amostragem, as técnicas de sincronização de símbolo 

podem ser síncronas ou assíncronas. Nos métodos síncronos, o ADC trabalha em algum 

múltiplo inteiro da taxa de símbolos do sinal recebido e nos métodos assíncronos o relógio 

local é fixo e invariável em relação à taxa de símbolos, admitindo algum nível de desvios 

de relógio [39]. A utilização de amostragem assíncrona permite uma realização totalmente 

digital do sincronizador de símbolos, diminuindo os custos com ADCs controláveis, como 

se faz necessário na amostragem síncrona. 

Na padronização dos sistemas ópticos PolMux-QPSK com taxa de informação de 

100 Gb/s, existem várias taxas de transmissão permitidas, quando se leva em consideração 

os cabeçalhos e os códigos de correção de erro adiante (FEC – forward error correction). Para 
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este formato, as taxas mais típicas são 112 Gb/s, 128 Gb/s e 132 Gb/s. Com esta 

possibilidade, a utilização de amostragem assíncrona é obrigatória. 

Para este tipo de amostragem, um interpolador é necessário. O interpolador é capaz 

de calcular valores intermediários entre amostras do sinal, sendo possível, com o devido 

controle, corrigir o período e o tempo inicial da amostragem [28]. Assim, poder-se-ia 

utilizar tanto esquemas de malha aberta quanto de malha fechada. Entretanto, os 

algoritmos de sincronização de símbolo em malha aberta presentes na literatura 

necessitam de, pelo menos, quatro amostras por símbolo [40], o que é muito difícil de 

alcançar para sistemas ópticos de altas taxas. O foco desta seção será um algoritmo 

amplamente utilizado na literatura, de malha fechada, NDA e empregando amostragem 

assíncrona [28]. 

3.2.1 MÉTODO DE SINCRONIZAÇÃO DE SÍMBOLO DE GARDNER 

Em meados da década de 1980, Gardner [28] propôs um algoritmo de malha fechada 

que necessita apenas de duas amostras por símbolo para estimação do erro de 

temporização, resultando assim, em baixo esforço computacional. O esquema deste 

algoritmo está representado na Figura 18. 

Interpolador

GTED

Filtro

NCO

Entrada Saída

  
Figura 18 — Diagrama funcional do algoritmo de sincronização de símbolos de Gardner. 

O algoritmo parte do princípio de que sinais PSK possuem módulo constante. Foi 

percebido que a potência do sinal era máxima quando o sinal estava no instante ótimo de 

decisão, perdendo energia nas transições entre os símbolos da constelação. O algoritmo 

tenta, portanto, maximizar a potência média do sinal a ser tratado. Para isto, é calculada a 
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derivada do sinal de saída do interpolador, procurando-se o ponto de inflexão que indica 

que o sinal está no máximo de potência, portanto, no instante de decisão ótimo. 

Na Figura 18, o bloco do detector de erros de temporização de Gardner (GTED – 

Gardner's timing error detector), calcula a função custo 

       




















 






 









2
1

2
1** nBnBnB

dn
ndA

nBneg , (3.12) 

em que n é o índice do sinal de saída B do interpolador,    indica “a parte real de” e o 

símbolo * indica o complexo conjugado. Para o sinal de erro ser causal, ajusta-se o tempo e 

define-se o sinal de erro de Gardner como 

         21*  kBkBkBkeg ,                             (3.13) 

com k = 2n. 

Devido ao fato de que as transições nem sempre ocorrem, ou seja, o símbolo 

recebido pode ser igual ao anterior, deve-se observar a função custo de Gardner em média. 

Para isto, a saída do GTED passa por um filtro do tipo passa-baixas, descrito por: 

       11 11  neμneneμne ffgf ,                        (3.14) 

em que 1μ  é denominado passo de adaptação do filtro. A saída deste filtro, em função do 

erro de temporização, tem a forma de uma curva S, como mostrado na Figura 19.  

-0,5T -0,25T 0 0,5T0,25T

Erro

Saída do filtro

  
Figura 19 — Curva S para o algoritmo de Gardner. 
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Com a análise da Figura 19, percebe-se que, sempre que o a temporização está 

atrasada em até meio período de símbolo, a saída do filtro tende para um valor negativo. 

De forma análoga, sempre que o erro está adiantado em até meio período de símbolo, a 

saída do filtro tende para um valor positivo. Com isto, o oscilador controlado 

numericamente (NCO – numerically controlled oscillator), utilizado para ajustar o atraso 

imposto pelo interpolador, é atualizado segundo a equação: 

     neμntnt fNCONCO 21  ,                                          (3.15) 

em que 2μ  é o ganho do laço. Quando a saída do filtro for positiva, o atraso aumentará e 

quando a saída do filtro for negativa, o atraso irá diminuir. 

Este algoritmo foi desenvolvido para sinais PSK, entretanto, pode ter o uso 

estendido para sinais QAM, com penalidades. A dispersão cromática residual pode 

penalizar a sincronização de símbolos [41],[42], entretanto, esta penalidade pode ser 

utilizada a favor, na implementação de um estimador de dispersão cromática [34], que 

será explicado na Seção 3.5. 

Uma grande vantagem deste método é a possibilidade de fácil implementação em 

hardware através de paralelização [43]. Várias amostras podem ser interpoladas e tratadas 

em paralelo, dividindo a recuperação de sincronismo em blocos. Na próxima subseção, 

será mais bem elucidado o funcionamento do bloco interpolador, presente no algoritmo de 

Gardner. 

3.2.2 INTERPOLADOR 

O interpolador é responsável por realizar os ajustes na temporização do sinal. 

Considerando o dilema entre o desempenho e a complexidade computacional, o 

interpolador cúbico de Lagrange [44],[45] é utilizado. 

A k-ésima amostra sincronizada do interpolador é dada por 
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(3.16) 

em que k denota o tempo de amostragem, A é o sinal de entrada, B é o sinal de saída, kn  é 

o ponto base que identifica o conjunto correto de amostras e NCOt  é o intervalo fracional 

que indica o conjunto correto de coeficientes do filtro. 

Para realização em hardware, é possível se utilizar uma implementação baseada em 

estruturas de Farrow  [46]. Assim, (3.16) pode ser reescrita como 
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(3.17) 

A Figura 20 é uma representação gráfica da implementação da estrutura de Farrow 

para o interpolador cúbico de Lagrange, definido na equação (3.17). 
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Figura 20 — Estrutura de Farrow para o interpolador cúbico de Lagrange. 
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3.3 DEMULTIPLEXAÇÃO DE POLARIZAÇÃO 

Ao longo da transmissão através da fibra óptica, o sinal multiplexado em 

polarização, sofre rotações e dispersões dependentes de polarização [3],[9],[11],[24]–[26]. 

Tais efeitos fazem com que a informação presente em cada uma das polarizações do sinal 

que chega ao final da transmissão seja uma combinação da informação enviada 

originalmente em cada polarização pelo transmissor. 

Para recuperar a informação transmitida, faz-se necessário um método que, de 

alguma forma, separe os sinais nas duas polarizações, compensando a interferência 

intersimbólica causada pela PMD. Com esses requisitos, o mais indicado é se utilizar um 

equalizador adaptativo, para que se possa acompanhar as variações no tempo do canal 

óptico. O equalizador necessita trabalhar em modo MIMO, de modo a poder lidar com as 

múltiplas polarizações recebidas. Também é desejável que o equalizador utilize filtros de 

ordem maior que 1, sendo capaz de lidar com a mistura intertemporal causada pela PMD, 

como também a causada pela CD, que eventualmente pode não ter sido totalmente 

compensada no bloco de compensação de CD. 

Para se implementar o equalizador, pode-se utilizar o algoritmo de módulo 

constante (CMA) [10],[11]. Este algoritmo é insensível à fase do sinal, cego e não auxiliado 

por dados (NDA), ou seja, o sinal não necessita estar pré-equalizado na entrada e, com 

isso, usar sequências de treinamento. Para alcançar a equalização, este algoritmo leva em 

consideração o fato de que sinais PSK possuem amplitude constante. Com isto, uma 

função custo é minimizada com o quão constante está sendo a saída do equalizador. 

Entretanto, sinais QAM de ordens elevadas possuem várias amplitudes, penalizando 

seriamente a equalização através do CMA. Para contornar este problema, o algoritmo do 

equalizador direcionado à decisão radial (RDE) [11],[29] pode ser utilizado. Este algoritmo 

é NDA e, também, insensível à fase do sinal. Entretanto, este algoritmo é direcionado à 

decisão, sendo recomendável a sua utilização juntamente com o CMA para a realização de 

uma pré-equalização. O princípio deste algoritmo é baseado naquele do CMA, pois, 

embora sinais QAM não possuam amplitude constante, é possível se identificar conjuntos 
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de símbolos dentro de uma mesma circunferência. Assim, decide-se em cima do sinal 

recebido, em qual região ele está, e se utiliza uma função custo para minimizar a variação 

de amplitude dentro de cada região com módulo constante. 

O algoritmo de mínima média quadrática direcionado à decisão (DD-LMS) [30] é 

talvez o algoritmo que apresenta melhor desempenho dentre os algoritmos NDA, 

possuindo maior velocidade de convergência em relação ao CMA e ao RDE, e menor 

índice de perda de fontes. Todavia, este equalizador é sensível à fase do sinal a ser 

equalizado, sendo necessário uma dessintonia de frequência nula e ruído de fase baixo 

para não ocorrer divergência. Neste algoritmo, o sinal é decidido, e tal decisão é 

comparada ao sinal equalizado, tentando minimizar o erro médio quadrático entre o sinal 

equalizado e o sinal decidido. Para se contornar o problema da sensibilidade à fase, é 

possível se corrigir a dessintonia de frequência e se compensar o ruído de fase, levando em 

consideração estas correções ao se calcular o erro do DD-LMS após utilizar a 

realimentação proveniente dos blocos de recuperação de portadora. 

Nesta seção, serão apresentados os esquemas de implementação dos algoritmos 

CMA, RDE e DD-LMS, bem como a utilização deste último em conjunto com os algoritmos 

de recuperação de portadora. 

3.3.1 ALGORITMO DE MÓDULO CONSTANTE (CMA) 

Para equalizar o sinal, o CMA se baseia no critério de módulo constante. 

Considerando este critério, as funções custo para cada polarização são definidas por: 

    XXX Rnone  2
,                                               (3.18) 

    YYY Rnone  2
,                                               (3.19) 

em que  noX  e  noY  são as saídas do equalizador nas polarizações X e Y, 

respectivamente, e XR  e YR  são os módulos médios dos sinais presentes nas polarizações, 

que, para o caso de sinais normalizados, valem 1. Na Figura 21 está apresentado o 

diagrama funcional do CMA na configuração MIMO 2×2. 
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As saídas  noX  e  noY  são calculadas a partir da convolução discreta dos filtros FIR 

com os sinais de entrada por meio de 

        



DEN

k
YXYXXXX kniknHkniknHno

1

1,1),( , (3.20) 

        



DEN

k
YYYXYXY kniknHkniknHno

1

1,1),( ,  (3.21) 

em que DEN  é a ordem dos filtros FIR e )(niX  e )(niY , são, respectivamente, as entradas 

nas polarizações X e Y. Alternativamente, estas equações podem ser escritas como 

       TYXY
T

XXXeq nnnnnx iHiH  )( ,                              (3.22) 

       TYYY
T

XYXeq nnnnny iHiH  )( ,                              (3.23) 

em que “T” indica a matriz transposta, “∙” indica multiplicação entre matrizes e os termos 

em negrito são matrizes dadas por: 

            NnHNnHnHnHnHn XXXXXXXXXXXX ,1,3,2,1, H ,      

(3.24) 

            NnHNnHnHnHnHn XYXYXYXYXYXY ,1,3,2,1, H ,      

(3.25) 

            NnHNnHnHnHnHn YXYXYXYXYXYX ,1,3,2,1, H ,      

(3.26) 

            NnHNnHnHnHnHn YYYYYYYYYYYY ,1,3,2,1, H , 

(3.27) 
 

            1221  NniNninininin XXXXXXi , (3.28) 

            1221  NniNninininin YYYYYYi . (3.29) 
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Figura 21 — Diagrama funcional do algoritmo CMA na configuração MIMO 2×2. 

Utilizando o método do gradiente descendente estocástico para a atualização dos 

coeficientes dos filtros e levando em consideração o critério de módulo constante, os filtros 

são atualizados por: 

     nμnn XXDEXXXX GHH 1 ,                                           (3.30) 

     nμnn XYDEXYXY GHH 1 ,                                           (3.31) 

     nμnn YXDEYXYX GHH 1 ,                                           (3.32) 

     nμnn YYDEYYYY GHH 1 ,                                           (3.33) 

nas quais DEμ  é o passo de adaptação do algoritmo e as matrizes XXG , XYG , YXG  e YYG  são 

os gradientes calculados através da função de custo do CMA, dados por: 

       kniknokneknG XXXXX  *, ,                                  (3.34) 

       kniknokneknG YXXXY  *, ,                                  (3.35) 

       kniknokneknG XYYYX  *, ,                                  (3.36) 

       kniknokneknG YYYYY  *, ,                                   (3.37) 

nas quais “ * ” indica o conjugado complexo. Devido à insensibilidade do CMA em relação 

à fase do sinal, a fase entre cada polarização não é levada em consideração, e as 

polarizações apresentam fases relativas arbitrárias. Assim, é necessário usar estimadores 

de frequência e fase independentes após a equalização. 
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Em virtude da necessidade de formatos de modulação com módulo constante do 

CMA, uma pequena alteração pode ser feita ao CMA para que a função de 

demultiplexação de polarização seja devidamente executada. Dá-se o nome de equalizador 

direcionado à decisão radial, esta modificação. 

3.3.2 EQUALIZADOR DIRECIONADO À DECISÃO RADIAL (RDE) 

Em sistemas PolMux-QPSK, o módulo constante dos símbolos da constelação 

permite que seja utilizado o algoritmo CMA para demultiplexação de polarização. Para 

sistemas PolMux-16QAM, entretanto, o critério de módulo constante já não é mais 

verdadeiro, levando à necessidade de um novo algoritmo para realizar a equalização 

dinâmica. Ao se analisar a constelação do formato 16QAM, percebe-se que, embora não 

exista um módulo constante, é possível se agrupar conjuntos de símbolos da constelação 

com mesmo módulo. Está presente uma comparação entre as constelações QPSK e 16QAM 

na Figura 22. Em cada constelação, uma circunferência ilustra os conjuntos de símbolos 

que compartilham mesma amplitude. 

(a) (b)

II

Q Q

  
Figura 22 — Constelações agrupando conjuntos de símbolos com mesma amplitude: 

(a) QPSK e (b) 16QAM. 

Assim, para realizar a demultiplexação em sistemas PolMux-16QAM, é possível se 

fazer uma adaptação no CMA para que ele leve em consideração as múltiplas amplitudes 

do formato. Nesse sentido, divide-se a constelação em três regiões, cada uma dessas 

contendo uma das circunferências do 16QAM [11]. Na Figura 23 estão demonstradas as 

regiões de decisão para o algoritmo RDE. 
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Figura 23 — Regiões de decisão para o algoritmo RDE em um formato 16QAM. 

A adaptação consiste em se decidir em qual das regiões está o símbolo equalizado e, 

após isto, levar em consideração o módulo dos símbolos pertencentes àquela região para 

calcular a função custo. O cálculo da função custo para o algoritmo RDE é dado por: 
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Após a decisão e a obtenção da função-custo, calculam-se os gradientes e se 

atualizam os filtros da mesma forma que no CMA. Na Figura 24 está mostrado o diagrama 

funcional do RDE operando na configuração MIMO 2×2. 

Como este algoritmo é direcionado à decisão, uma pré-convergência é necessária 

para garantir maior chance de convergência e, para isto, basta que no início do 

processamento, todos os dados recebidos sejam considerados dentro da região 2, 

formando um CMA generalizado. 
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Figura 24 — Diagrama funcional do algoritmo RDE na configuração MIMO 2×2. 

3.3.3 DD-LMS 

Embora a utilização do algoritmo RDE resolva o problema de múltiplos módulos 

para o sinal PolMux-16QAM, existem outros métodos capazes de resolver o mesmo 

problema. No algoritmo de mínima média quadrática direcionado à decisão (DD-LMS), o 

sinal é decidido e com base nesta decisão, o sinal de erro é calculado, tentando forçar com 

que a saída seja o mais parecido possível com o sinal que se está esperando. 

Na Figura 25 estão demonstradas as regiões de decisão para um sinal nos formatos 

BPSK, QPSK e 16QAM. Cada cor é uma região e os círculos brancos no interior das regiões 

indicam os símbolos decididos relativos a cada região.  

I

Q

I

Q

I

Q

(a) (b) (c)
  

Figura 25 — Regiões de decisão para o algoritmo DD-LMS com os formatos: 
(a) BPSK, (b) QPSK e (c) 16QAM. 

Assim, as funções-custo deste algoritmo são dadas por:  
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     nonone XdecXX , ,                                                  (3.40) 

     nonone YdecYY , ,                                                  (3.41) 

nas quais  no Xdec,  e  no Ydec,  são, respectivamente, os sinais após decisão, nas polarizações 

X e Y. Os gradientes do algoritmo são calculados por: 

      knikneknG XXXX  *, ,                                           (3.42) 

     knikneknG YXXY  *, ,                                           (3.43) 

     knikneknG XYYX  *, ,                                           (3.44) 

     knikneknG YYYY  *, ,                                           (3.45) 

Os filtros são atualizados via (3.28), (3.29), (3.30) e (3.31), da mesma maneira que nos 

algoritmos CMA e RDE. Na Figura 26 está representado o diagrama funcional do 

algoritmo DD-LMS. 
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Figura 26 — Diagrama funcional do algoritmo DD-LMS na configuração 

MIMO 2×2. 

Este algoritmo possui melhor desempenho em relação ao CMA e ao RDE, com maior 

velocidade de convergência e menor índice de perda de fontes. Entretanto, este 

equalizador necessita de um perfeito sincronismo de fase e frequência entre o sinal 

recebido e o oscilador local, pois, com a fase se alterando aleatoriamente ao longo do 

tempo, os sinais passarão por várias regiões de decisão diferentes, ocasionando na 
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divergência do algoritmo. Então, para se contornar o problema da sensibilidade à fase, 

corrigem-se a dessintonia em frequência e o ruído de fase após o equalizador, 

realimentando os erros de fase para o equalizador, tornando-o insensível à fase do sinal. 

Com esta consideração, as funções custos para as duas polarizações são dadas por: 

           nφnfnjnonone PEFOEXdecXX  Δexp, ,                           (3.46) 

           nφnfnjnonone PEFOEYdecYY  Δexp, ,                           (3.47) 

nas quais, FOEfΔ
 
é o desvio de frequência estimado e PEφ  é o desvio de fase estimado. Esta 

consideração de fase no algoritmo é como se as regiões de decisão girassem de acordo com 

o ruído de fase, evitando ambiguidades. Na Figura 27 está demonstrado um diagrama 

funcional do algoritmo DD-LMS com realimentação de fase. 
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Figura 27 — Diagrama funcional do algoritmo DD-LMS na configuração 

MIMO 2×2, considerando realimentação de fase e frequência. 

3.4 RECUPERAÇÃO DE PORTADORA 

Em comunicações ópticas coerentes, o ruído de fase é considerado um dos fatores 

mais limitantes. O método tradicional de demodular sinais ópticos coerentes é utilizando 

laços de travamento de fase (PLL – phase-locked loop) ópticos ou elétricos [47]. Devido à alta 

taxa de dados, os PLLs têm sido implementados com componentes analógicos. PLLs são 
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sensíveis ao atraso presente no laço. Mesmo se o circuito projetado for capaz de reduzir o 

atraso de propagação para poucos períodos de símbolo, um PLL ainda terá grandes 

restrições  quanto à largura de linha [47]–[49]. Deste modo, torna-se vantajoso utilizar um 

estimador e compensador de ruídos de fase de forma digital ao invés de um PLL óptico ou 

elétrico [50]. 

Na recepção intradina, o laser do oscilador local não está necessariamente casado 

com o laser do transmissor. Quando há uma diferença entre as frequências centrais do 

oscilador local e do sinal recebido, a fase do sinal recebido varia constantemente 

(desconsidera-se, aqui, o ruído de fase) ao longo do tempo com um valor proporcional a 

essa diferença de frequências. Esta diferença de frequências recebe o nome de dessintonia 

ou desvio de frequência. 

Os algoritmos de correção de ruído de fase assumem que a média do ruído de fase é 

nula, ou seja, que não existem desvios de frequência na fase. Então, para que os algoritmos 

de estimação e compensação de fase funcionem devidamente, é necessário que a 

compensação do desvio de frequência seja realizada antes de se tentar estimar o ruído de 

fase do sinal. 

Nesta seção, serão apresentados alguns algoritmos para realizar a estimação e 

compensação do ruído de fase. Os algoritmos de estimação e compensação de dessintonia 

em frequência serão apresentados no Capítulo 4. 

3.4.1 ALGORITMO DE VITERBI-VITERBI 

O formato de modulação PSK carrega a informação na fase do sinal óptico. Então, 

para se estimar o ruído de fase, é necessário que não haja informação contida no que se 

está tentando estimar. É possível eliminar a informação presente no sinal PSK ao se elevar, 

símbolo a símbolo, o sinal recebido à m-ésima potência (em que m é a ordem do formato 

de modulação) [31]. 

Nas Figuras 28 e 29, estão elucidadas a retirada da informação nas constelações, 

respectivamente, dos formatos BPSK e QPSK, antes e após se elevar a m-ésima potência. 
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π
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2π = 0

0

(a) (b)  
Figura 28 — Constelação BPSK: (a) antes de se elevar ao quadrado e 

(b) após se elevar ao quadrado. 
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Figura 29— Constelação QPSK: (a) antes de se elevar à quarta potência e 
(b) após se elevar à quarta potência. 

Considerando que exista ruído aditivo e que o desvio de frequência foi totalmente 

compensado anteriormente, o sinal recebido pode ser representado por: 

          nrnφjnφjnxnx renv  exp ,                                (3.48) 

em que  nx  e  nφenv  são as informações de amplitude e fase do sinal transmitido, 

respectivamente, sem ruídos. O termo  nφr  representa o ruído de fase e o termo  nr  



CAPÍTULO 3 – ALGORITMOS DE EQUALIZAÇÃO DIGITAL 55 

representa os ruídos aditivos. Ao ser elevado a m-ésima potência, o sinal recebido passa a 

ser dado por:  

             nrnφjMnφjMnnxnx crenv
MM  exp ,                     (3.49) 

em que cr  representa os termos cruzados entre sinal e ruído e, devido à propriedade da 

eliminação da informação,    14exp nφj env  para um sinal BSPK e    14exp nφj env  

para um sinal QPSK. A fase poderia ser estimada através do argumento do símbolo 

elevado à m-ésima potência. O ruído de fase estimado  nφPE
 
é, então, dado por: 

     M
PE nx

M
nφ arg

1
 .                                                (3.50) 

Sabe-se que o ruído aditivo pode ser modelado por um sinal gaussiano de média 

nula que se soma ao sinal modulado. Já o ruído de fase pode ser modelado como um 

processo de Wiener [51], ou seja, um processo de incrementos gaussianos independentes. 

O ruído aditivo é um ruído com densidade de probabilidade gaussiana que é adicionado 

ao sinal, já o ruído de fase é um ruído a incrementos gaussianos independentes. Portanto, 

o ruído aditivo de uma amostra atual é independente do ruído aditivo presente em uma 

amostra anterior. Entretanto, a fase presente no sinal em uma amostra atual, a menos da 

informação, depende da fase do sinal anterior. 

Na forma de (3.48), os ruídos aditivos seriam entendidos da mesma forma que os 

ruídos de fase, podendo causar escorregamentos de ciclo, o que pode ser fatal para a 

decodificação do sinal recebido. Entretanto, como o ruído aditivo possui média nula, uma 

média móvel dos valores de entrada elevados a M-ésima potência deve ser calculada: 

    







 





1

0

arg
1 PEN

k

M
PE knx

M
nφ ,                                         (3.51) 

em que PEN  é a quantidade de símbolos considerados para a média móvel. 

Devido à operação argumento ser limitada ao intervalo entre -π e π radianos, a 

estimação de fase também está limitada ao intervalo de -π/M a π/M radianos, causando 
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ambiguidade na fase estimada. Para mitigar este problema e fazer com que o algoritmo de 

fase retorne valores de fase entre –∞ e +∞, utiliza-se o Desembaraço de fase (DF) [10],[11]: 

        
M
π

Mπ
nφnφ

nφnφDF PEPE
PEPE

2
2

1
2
1








 
 ,                         (3.52) 

Assim, o diagrama funcional do algoritmo de Viterbi-Viterbi está mostrado na 

Figura 30. 
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Figura 30 — Diagrama funcional do estimador de Viterbi-Viterbi. 

3.4.2 DD-LMS ADAPTADO À FASE 

Embora o algoritmo de Viterbi-Viterbi tenha bom desempenho para utilização com 

sinais PSK, ele é incapaz de recuperar a fase em sinais 16QAM e superiores. Para este 

formato de modulação, é possível se utilizar uma implementação realimentada de um 

algoritmo de mínima média quadrática normalizada adaptada para recuperação de fase e 

direcionada à decisão [32]. 

O laço de recuperação de fase utiliza o erro entre a saída do equalizador e o sinal 

decidido. A diferença para o DD-LMS comum é que a função de transferência encontrada 

atua apenas na fase do sinal. A regra de atualização da fase é dada por [32] 

        nensμnφnφ PEPEPEPE
*imag1  ,                                   (3.53) 

em que PEμ  é o passo de atualização, o operador “*” significa o complexo conjugado e  ne  

é o sinal de erro dado por 
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 ns
ns

ns
ns

ne
dec

dec

dec
PE  ,                                                     (3.54) 

em que decs  é o símbolo decidido após correção do erro de fase, e s  é a entrada equalizada 

com o erro de fase corrigido, dada por 

      nφjnxns PE exp .                                               (3.55) 

Na Figura 31, tem-se o diagrama funcional do DD-LMS adaptado à fase. 

Corretor
de Fase

Decisor
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do Erro

Atualização
de Fase

x(n) s(n)

 
Figura 31 — Diagrama funcional do algoritmo DD-LMS adaptado à fase. 

3.5 ESTIMAÇÃO DE DISPERSÃO CROMÁTICA 

Existem diferentes abordagens para se realizar a compensação da dispersão 

cromática, como o TDE e o FDE. Para uma equalização precisa, estes dois métodos, que 

foram previamente elucidados na Seção 3.1, necessitam da informação da quantidade de 

dispersão cromática que foi acumulada no sinal recebido após transmissão via fibra óptica. 

Devido ao comportamento dinâmico das redes ópticas, é impossível se conhecer 

previamente a dispersão cromática a ser compensada. Assim, faz-se necessária a utilização 

de estimadores de dispersão cromática em conjunto com os equalizadores, tornando-os 

adaptáveis.  

Vários algoritmos foram propostos para se alcançar uma correta estimação sem a 

utilização de sequências de treinamento [52]–[55]. Será elucidado aqui o método mais 

recente de estimação de dispersão cromática [33]. Este é um método não-auxiliado por 

dados, baseado na variância do detector de erros de temporização de Gardner (GTED) 
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em que ge  é o sinal erro de Gardner, conforme equação (3.13), e ge~  é a média de N/2 

valores de ge . Assim, ao final da varredura, procura-se o menor valor encontrado através 

da função-custo. A dispersão cromática estimada é o valor de CD relativo a este mínimo, 

como ilustrado na Figura 33. 
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Figura 33 — Curva típica da função-custo do estimador de dispersão cromática. 
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4 
 4. ESTIMADOR DE DESVIO DE FREQUÊNCIA 

ECEPTORES coerentes intradinos transferem todas as características do sinal óptico 

para o domínio elétrico através do batimento entre o sinal recebido e um oscilador 

local. Entretanto, como as fases e as frequências centrais de operação diferem entre os 

lasers, além da amplitude, polarização e fase, o sinal recebido também terá a informação 

da diferença entre as fases e frequências do laser do transmissor e do oscilador local. 

Assim, para se alcançar a coerência do sinal, faz-se necessário a estimação e compensação 

dos ruídos de fase e desvios de frequência. A estes processos, dá-se o nome de recuperação 

de portadora. 

Existem diversos métodos para realizar a estimação do desvio de frequência, 

entretanto, os mais precisos possuem intervalo de estimação limitado, intervalo este que 

não atende o pior caso de desvio de frequência para lasers padronizados pela OIF. Deste 

modo, é utilizado um esquema em que, primeiramente, um algoritmo com baixa precisão, 

porém, de amplo intervalo de estimação, realiza uma estimativa grosseira e, então, um 

algoritmo mais preciso estima o desvio de frequência residual.   

R 
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Neste capítulo, serão apresentadas as causas do desvio de frequência, bem como o 

comportamento deste ao longo do tempo. Serão apresentados, também, os métodos de 

estimação e compensação de desvio de frequência menos precisos e os mais refinados. 

Por fim, será proposto um método aprimorado para se estimar de forma grosseira o 

desvio de frequência. Esse método possui maior tolerância à filtragem do sinal óptico e 

baixa complexidade computacional, com possibilidade de reutilização de dados obtidos de 

outros algoritmos presentes no processamento digital do sinal recebido. 

4.1 COMPORTAMENTO DO DESVIO DE FREQUÊNCIA 

Devido ao laser do oscilador local e o laser do transmissor possuírem diferentes fases 

e frequências centrais, desprezando as interferências inter-simbólicas e os ruídos aditivos e 

de fase, o sinal elétrico recebido após a híbrida de 90° 2×2, em uma das polarizações, seria: 

        RXTXARXTX ffnTπjφφjnxnz  2exp ,                      (4.1) 

em que  nx  é o sinal gerado pelo modulador, TXφ  e RXφ  são, respectivamente, as fases 

iniciais do laser do transmissor e do oscilador local, AT  é o período de amostragem e 

RXTX fff Δ  é o desvio de frequência entre os dois lasers. 

Percebe-se, então, que o desvio de frequência entre os lasers faz com que a 

constelação de sinais recebidos gire em uma frequência proporcional ao seu valor. A 

variação entre as fases de símbolos consecutivos, φΔ , desprezando-se o ruído de fase, é 

dada por: 

fTπφ SΔ2Δ  ,                                                           (4.2) 

Segundo as especificações da OIF, os lasers para sistemas ópticos com espaçamento 

de canais de 50 GHz devem ter uma precisão em fim de vida de pelo menos ±2,5 GHz [15]. 

Isto significa que, no pior caso, o FO pode chegar a ±5 GHz. 

Em lasers comerciais para comunicações ópticas coerentes, a frequência de operação 

varia ao longo do tempo. Foram realizados dois experimentos em laboratório para 
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verificar o comportamento do desvio de frequência entre dois lasers DFB. Na Figura 34, 

está demonstrado o esquema do experimento. 
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Figura 34 — Esquema do experimento de verificação do comportamento do desvio de frequência ao 

longo do tempo. 

 Neste experimento, foram utilizados dois lasers, o laser 1, emulando o laser do 

transmissor e o laser 2, emulando um oscilador local. No primeiro experimento, foram 

adquiridos 1000 conjuntos de dados com 80 mil amostras cada um, ao longo de,  

aproximadamente, 3 minutos. Todos os dados foram tratados, medindo-se o desvio de 

frequência médio de cada conjunto. Verificou-se, a partir de um histograma (Figura 35), 

que o desvio de frequência variou, aproximadamente, 300 MHz, em torno de um valor 

médio. 
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Figura 35 — Histograma do desvio de frequência de 1000 medições ao longo de 3 minutos. 

No segundo experimento, adquiriu-se apenas um conjunto de dados, com 5,6 

milhões de amostras. Este experimento representa o sinal recebido ao longo de 0,1 ms com 
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uma taxa de amostragem de 56 bilhões de amostras por segundo. A variação do desvio de 

frequência ao longo deste conjunto de dados foi medida e está presente na Figura 36. 
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Figura 36 — Desvio de frequência medido ao longo do tempo 

A partir deste gráfico, foi verificado que, no intervalo de tempo de 0,1 ms, o desvio 

de frequência foi capaz de variar 25 MHz. Assim, é necessário que o desvio de frequência 

seja compensado dinamicamente. 

4.2 ESTIMAÇÃO REFINADA DO DESVIO DE FREQUÊNCIA 

Os métodos de estimação e compensação de ruído de fase levam em consideração 

que o desvio de frequência presente no sinal é nulo. Assim, quanto maior o desvio de 

frequência presente no sinal, maior a degradação do desempenho dos algoritmos de 

estimação e compensação de fase, podendo causar escorregamentos de ciclo. 

Deste modo, faz-se necessário a utilização de métodos de estimação de desvio de 

frequência com alta precisão, realizando uma estimação refinada. Quanto à topologia do 

método a ser utilizado, existem duas maneiras de se realizar a implementação, em uma 

malha aberta ou em um sistema realimentado. Estes dois esquemas de implementação 

estão mostrados na Figura 37. 
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Figura 37 — Implementações de um estimador refinado de desvio de frequência: (a) Sistema em 
malha aberta e (b) Sistema realimentado. 

Na implementação em malha aberta, o desvio de frequência é estimado a partir de 

um sinal não compensado. Desta forma, os valores de desvio estimados em um instante de 

tempo não influenciam a estimação nos instantes de tempo seguintes. Por outro lado, na 

implementação utilizando realimentação, o desvio de frequência é estimado a partir de um 

sinal compensado, assim, o que se deve estimar é, na verdade, a variação do desvio de 

frequência em relação à estimação anterior. Embora este segundo modo de implementação 

possua menor tolerância a erros de medição, podendo levar a uma situação de 

divergência, é possível reduzir a complexidade computacional ao se utilizar o sistema 

realimentado. 

A seguir serão mostrados alguns métodos de estimação e compensação do desvio de 

frequência. 

4.2.1 ALGORITMO SIMPLES DE M-ÉSIMA POTÊNCIA 

Dado um formato de modulação BPSK ou QPSK, é possível notar que [12]: 

      nφMjM
enznz Δ* 1   ,                                               (4.3) 

em que  nz  é o símbolo recebido,      1Δ  nφnφnφ  é a diferença de fase entre dois 

símbolos consecutivos e M é a ordem do formato de modulação (M = 2 para BPSK e M = 4 

para QPSK). Desprezando-se ruídos aditivos, φMΔ  tem uma distribuição de 

probabilidade circularmente gaussiana, devido ao ruído de fase do laser, com média 
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AfTπM Δ2  ( AT é o período de símbolo), tal que a função densidade de probabilidade é da 

forma: 

 
 

 κIπ
eφMpdf

AfTπMφMκ

0

Δ2Δcos

2
Δ



 ,                                            (4.4) 

em que  φMpdf Δ  é a função de densidade de probabilidade que indica a distribuição da 

probabilidade do ruído de fase, κ é uma constante relacionada à largura de linha do laser e 

 κI0  é uma função de Bessel modificada de ordem zero. Com a função densidade de 

probabilidade, pode-se estimar o parâmetro de interesse usando a técnica de máxima 

verossimilhança, que dá uma estimativa de f como segue: 
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em que FOEN  é a ordem do estimador de desvio de frequência. Na Figura 38, está 

demonstrado um diagrama esquemático da implementação do estimador. 
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Figura 38 — Diagrama de blocos para implementação do estimador de m-ésima potência simples. 

Devido à ambiguidade de fase ao se elevar o sinal à M, os estimadores baseados na 

m-ésima potência estão limitados a: 

A
MAX MT

f
2

1Δ  ,                                                   (4.6) 

Assim, para um sinal QPSK, com taxa de 28 bilhões de símbolos por segundo, o 

desvio de frequência que poderá ser estimado está limitado à ±3,5 GHz. 
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4.2.2 ALGORITMO RECURSIVO DE M-ÉSIMA POTÊNCIA 

Alternativamente, outro estimador pode ser obtido ao se inverter a ordem das 

operações, e, iterativamente, estimar o desvio de frequência [13]: 

     
    

A

N

k

M

FOEFOEFOE TπM

nkznkz
μnfμnf

FOE

2

1arg
1Δ1Δ

1

0

*
















,        (4.7) 

em que FOEμ  é um fator de convergência e  nfFOEΔ  é a n-ésima estimativa da frequência. 

Na Figura 39, está monstrado um diagrama esquemático da implementação do estimador.  
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Figura 39 — Diagrama de blocos para implementação do estimador de m-ésima potência recursivo. 

Para aumentar a robustez do algoritmo, pode-se fazer a estimação do desvio de 

frequência aplicando a fórmula às duas polarizações, simultaneamente. Com isto, o desvio 

de frequência pode ser calculado como:  
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. (4.8) 

4.2.3 ALGORITMO DA M-ÉSIMA POTÊNCIA NO DOMÍNIO DA FREQUÊNCIA 

Outra implementação possível do estimador de desvio de frequência é utilizar este 

estimador no domínio da frequência [14].  
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Esta equação parte do princípio de que, no momento que se eleva o sinal a m-ésima 

potência, está-se retirando a informação do sinal, transformando, assim, o espectro do 

sinal apenas em uma portadora em banda base. Esta portadora é deslocada em frequência 

proporcionalmente ao desvio de frequência presente no sinal. Então, basta se observar o 

pico do espectro de Mx , através de transformadas de Fourier. Na prática, o número de 

pontos utilizados deve ser grande o suficiente para resultar numa estimativa precisa. A 

precisão, fδ , deste método é dada por: 

FOEANMT
fδ 1
 ,                                                            (4.10) 

em que, neste caso,  FOEN  é a ordem da FFT. Assim, para um sinal QPSK, a uma taxa de 

transmissão de 28 bilhões de símbolos por segundo e uma FFT de ordem 256, a precisão 

será de aproximadamente 27,3 MHz. A Figura 40 mostra a implementação deste método. 

Na Figura 41 está presente um gráfico exemplificando um sinal na saída do bloco de FFT 

para o caso de um desvio de frequência de -1 GHz. 
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Figura 40 — Diagrama de blocos para implementação do estimador de m-ésima potência no 

domínio da frequência. 
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Figura 41 — Saída da FFT, com um desvio de frequência Δf = -1GHz. 

Para se melhorar a precisão do estimador, sem a necessidade de se elevar a ordem da 

FFT utilizada, é possível empregar uma estrutura realimentada com utilização de 

subamostragem. Ao se subamostrar o sinal, o período entre os símbolos aumenta, 

melhorando a precisão. Entretanto, o limite máximo de estimação cai na mesma 

proporção, justificando-se, assim, a necessidade de utilização de realimentação. Deve-se 

estimar o desvio de frequência sem a subamostragem, e, após isto, começar a subamostrar 

o sinal utilizando a realimentação. A precisão do novo estimador subamostrado é dada 

por: 

FOAANHMT
fδ 1
 ,                                                        (4.10) 

em que H é o fator de subamostragem do sinal. O desvio máximo a ser estimado é: 

A
MAX HMT

f
2

1Δ  .                                                    (4.11) 

Assim, para um sinal QPSK com taxa de transmissão de 28 bilhões de símbolos por 

segundo, ordem da FFT de 256 e fator de subamostragem igual a 32, melhora-se a precisão 

do estimador de 27,3 MHz para apenas 854,5 kHz. Por outro lado, o desvio de frequência 
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máximo também cai de ±3,5 GHz para ±109,37 MHz. Ao se utilizar a realimentação, o 

estimador passa a ter que estimar apenas a variação do desvio de frequência, que, entre 

blocos consecutivos, será pequena, não fazendo da redução do limite de estimação, um 

problema. A Figura 42 mostra a implementação deste novo método com realimentação e 

subamostragem. 

FFT M-ésima 
potência

Corretor de 
Frequência

Entrada Saída

Procura
pelo pico Subamostrador

 
Figura 42 — Diagrama de blocos para implementação do estimador de m-ésima potência no 

domínio da frequência realimentado e com subamostragem. 

4.3 ESTIMAÇÃO GROSSEIRA DO DESVIO DE FREQUÊNCIA 

Em lasers DFB comerciais a precisão em fim de vida pode chegar a até ±2,5 GHz [15]. 

Assim, o desvio de frequência pode chegar a ±5 GHz no pior caso (no qual os lasers estão 

deslocados ao máximo da especificação, mas com sinais opostos). Entretanto, para sinais 

PolMux-QPSK operando à taxa de transmissão de informação de 100 Gb/s, os estimadores 

de desvio de frequência refinados, baseados na m-ésima potência, são limitados a desvios 

de, no máximo, ±3,5 GHz, falhando em identificar aqueles fora desta faixa. 

Existem métodos de se estimar de forma grosseira o desvio de frequência, com 

intervalo de estimação maior que o dos algoritmos de m-ésima potência. É possível se 

utilizar, em conjunto, o estimador grosseiro e o estimador refinado para o desvio de 

frequência, de modo que o estimador grosseiro necessite apenas estimar um desvio de 

frequência e compensá-lo, de modo que o desvio residual esteja dentro do intervalo de 

estimação do algoritmo de m-ésima potência. Duas diferentes formas de se implementar o 

estimador de desvio de frequência estão mostradas nas Figuras 43 e 44. 
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Figura 43 — Estimações grosseira e refinada de FO implementadas em paralelo. 
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Figura 44 — Estimações grosseira e refinada de FO implementadas em série.  

Na implementação em paralelo [19], o desvio de frequência estimado pelo estimador 

grosseiro serve para eliminar a ambiguidade presente na estimação do desvio pelo 

estimador refinado, tendo a vantagem de se utilizar apenas um bloco de compensação de 

FO. Entretanto, um circuito lógico adicional é necessário. 

Já na implementação sequencial [35], o algoritmo de estimação refinada de FO 

trabalha com um sinal pré-compensado, devendo este apenas estimar o desvio de 

frequência residual. Embora seja necessário um bloco compensador de FO a mais que no 

método em paralelo, a compensação grosseira de FO não necessita ser imediatamente 

anterior à estimação refinada. Assim, é possível que a compensação grosseira de FO seja 

um dos primeiros blocos na sequência do processamento digital do sinal, reduzindo 

penalidades com o compensador de CD e com o algoritmo de recuperação de sincronismo 

[56]. 

Existem vários algoritmos propostos na literatura para implementação de um 

estimador grosseiro de FO. Os algoritmos são baseados em pré-decisão [16], auxiliados por 

medição de taxa de erro de bit (BER) [17], baseados em um parâmetro obtido através do 

algoritmo de estimação de relógio, o máximo erro de fase [18], e baseados na simetria do 

espectro recebido [19], sendo, este último, o que apresenta melhores resultados. 
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Nas próximas seções, será detalhado o método baseado na simetria do espectro [19], 

como também será proposto um novo método [34]–[36], baseado no espectro do sinal, 

porém, robusto à assimetria do espectro do sinal recebido. 

4.3.1 MÉTODO BASEADO NA SIMETRIA DO ESPECTRO 

Neste método, o espectro do sinal é temporariamente guardado em uma memória 

buffer [19]. Quando a diferença de potência medida dos dois lados do espectro   PP  
for 

maior que um limiar predeterminado, então, as componentes de frequência do espectro 

são deslocadas ciclicamente ao longo do eixo de frequência, fazendo a próxima medição 

da diferença se tornar menor. Esta medição de potência e deslocamento cíclico continua 

até que a diferença de potência esteja abaixo do limiar. O desvio de frequência WRFOEfΔ  é 

então obtido através da fórmula: 

AFOE
WRFOE TN

Od
f Δ .                                                            (4.12) 

Em (4.12), d é o deslocamento espectral e O é o fator de sobreamostragem. O 

diagrama de blocos do algoritmo está apresentado na Figura 45. Na Figura 46, estão 

ilustradas as partes do espectro que devem ser consideradas para este método.  
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Figura 45 — Diagrama de blocos da implementação de Nakagawa. 
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Figura 46 — Espectro ilustrativo da diferença de frequências. 

A precisão do estimador é afetada pela frequência de corte dos filtros passa-baixas 

do receptor, pois estes causam assimetria no espectro recebido. Assim, este método não é 

robusto à filtragem do sinal, funcionando melhor com sinais NRZ não filtrados 

opticamente e eletricamente. Como este método não retorna um valor preciso de desvio de 

frequência, ele pode ser usado como um estimador grosso, deixando a parte fina de 

estimação para o estimador de m-ésima potência [12], [14]. 

4.4 COMPENSADOR DE DESVIO DE FREQUÊNCIA 

Uma vez estimado o desvio de frequência no sinal recebido, deve-se corrigi-lo. Para 

executar essa correção, é necessário se impor um desvio de frequência contrário ao 

estimado no sinal recebido. Um desvio de frequência implica em um incremento constante 

na fase do sinal. Para se conhecer o valor do incremento de fase que se deve considerar, 

   kfTπkφ FOEAΔ2Δ  .                                                (4.14) 

Assim, multiplica-se cada símbolo recebido por   kφjkΔexp , de forma que:  

      kφjkkoks XX Δexp ,                                       (4.15) 

      kφjkkoks YY Δexp .                                       (4.16) 

A vantagem deste método é a possibilidade de uma realização eficiente do ponto de 

vista de hardware. 
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5 
5. ESTIMADOR PROPOSTO, SIMULAÇÕES E 

EXPERIMENTOS 

ESTE capítulo, será apresentado o estimador de desvio de frequência, de amplo 

intervalo de estimação, proposto. Este estimador será avaliado através de 

simulações e experimentos. Estas simulações e experimentos compreendem a transmissão 

do sinal óptico em sistemas coerentes utilizando os formatos de modulação PolMux-BPSK, 

PolMux-QPSK e PolMux-16QAM. 

5.1 ESTIMADOR DE DESVIO DE FREQUÊNCIA PROPOSTO 

O algoritmo proposto se baseia no princípio de que um desvio entre as frequências 

dos lasers local e do transmissor causa um deslocamento proporcional no espectro de 

banda básica do sinal recebido [34]–[36]. Esta assimetria do espectro pode ser medida 

através da razão entre a potência presente em cada um dos dois lados do espectro do sinal. 

A relação entre a razão das potências e o desvio de frequência WRFOEfΔ  
foi determinada,  

 N 
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 PPα

P
PαfWRFOE 101010 logloglogΔ .                              (4.13) 

Nesta equação, P  e P  são as potências de cada lado do espectro (monstrado na 

Figura 47) e α é uma constante de ajuste do estimador, previamente determinada e 

depende do tipo e da frequência de corte do filtro passa-baixas do receptor. Esta relação 

simples leva a um esquema de algoritmo com alimentação direta, capaz de estimar um 

amplo intervalo de desvios de frequência com erro de estimação bem abaixo de 3,5 GHz 

para um sinal PolMux-QPSK a 112 Gb/s. Após esse algoritmo, a estimação pode ser 

refinada por um algoritmo de m-ésima potência [12]–[14]. Na Figura 48 está mostrado um 

diagrama de blocos do método proposto. O espectro é obtido através de uma 

transformada rápida de Fourier (FFT) do sinal recebido. 

 
Figura 47 — Espectro de potência do sinal recebido com ∆f > 0, mostrando os dois lados do 

espectro. 
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Figura 48 — Diagrama de blocos do estimador proposto. 

Para melhorar a precisão do estimador, as duas polarizações são consideradas ao se 

calcular o espectro de potência. Uma média móvel é aplicada sobre espectros adquiridos 

sucessivamente, para reduzir o impacto do ruído. O somatório das componentes de cada 

lado do espectro leva a P  e a P . Então, o desvio de frequência pode ser obtido 
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aplicando-se (4.13). Como o método retorna um valor de FO para uma simples relação de 

potência, o tempo de convergência necessário para estimar o FO depende apenas do 

número de médias feitas. 

Uma desvantagem do estimador de FO baseado no espectro é a penalidade imposta 

pela baixa frequência de corte dos filtros passa-baixas após a detecção do sinal [19]. A 

Tabela 1 resume os efeitos de filtros com bandas diferentes no espectro do sinal recebido. 

As transformadas discretas de Fourier dos sinais foram deslocadas de 2FOEN , em que 

FOEN  é o tamanho da FFT, para melhor entendimento. 

Tabela 1 — Comparação de espectros de sinais filtrados eletricamente 
Frequência 

de corte 

Filtro 

passa-baixa 

Espectro de potência do sinal recebido 

Δf = -5 GHz Δf = 0 GHz Δf = +5 GHz 

28 GHz 
    

25 GHz 
    

20 GHz 
    

16 GHz 
 

 

 
 

 
 

 
 

Como a filtragem elétrica induz uma assimetria no espectro do sinal, isto pode 

impactar na estimação de FO. Filtragem óptica tem um impacto similar, mas pode ser mais 

degradante com a possibilidade do número e da banda dos filtros ópticos mudarem com a 

reconfiguração da rede. Resultados simulados e experimentais mostram que o método 

proposto é robusto tanto para filtragem elétrica quanto para filtragem óptica. Tais 

resultados serão demonstrados e analisados neste capítulo. 

5.2 SIMULAÇÕES 

O método proposto foi avaliado através de simulações na presença de filtragem 

elétrica e óptica em um sistema PolMux-QPSK a 112 Gb/s. Foi considerado um transmissor 

PolMux-QPSK, um amplificador óptico, um anel de recirculação com filtro ópticos de 

50 GHz de banda e um receptor coerente com diversidade de polarização. 
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Em todas as simulações, o desvio de frequência foi variado entre -5 GHz e +5 GHz, 

ajustando simultaneamente o oscilador local e o laser do transmissor em um intervalo de 

±2,5 GHz, em torno de 193,4 THz. O sinal foi corrompido pelo ruído do amplificador e 

pelo ruído de fase dos lasers, ambos com largura de linha de 500 kHz. A relação 

sinal-ruído óptica (OSNR – optical signal-to-noise ratio) foi definida em 15 dB (para uma 

resolução de 0,1 nm do analisador de espectro óptico). Para cada simulação, foram 

transmitidos 32768 símbolos, com duas amostras por símbolo. Para estas simulações, o 

único bloco dos algoritmos de processamento digital de sinais considerado foi o bloco de 

estimação de baixa precisão de desvio de frequência. 

5.2.1 TOLERÂNCIA À FILTRAGEM ELÉTRICA 

Ao receber o sinal óptico, este passa por uma filtragem elétrica nos ADCs do 

receptor. Estas filtragens podem ocasionar uma assimetria no espectro do sinal. Para 

avaliar a tolerância a este tipo de filtragem, foram utilizados filtros gaussianos de quarta 

ordem, após o receptor com diversidade de polarização, modelando a filtragem elétrica. 

Foram utilizados geradores de sequências pseudo-aleatórias para criar quatro 

sequências descorrelacionadas com taxa de símbolos de 28 GBd (Ix, Qx, Iy e Qy). Os sinais 

destes geradores passaram através de um modulador com capacidade de gerar o formato 

de modulação PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ.  Um EDFA foi colocado na 

saída deste modulador com propósito de controlar o nível de ruído na saída do 

modulador. A saída deste amplificador foi ligado a um receptor coerente com diversidade 

de polarização. Filtros gaussianos de quarta ordem com frequências de corte de 16, 20, 25 e 

28 GHz foram considerados após os fotodetectores para simular o efeito da filtragem 

elétrica presente na conversão optoeletrônica do sinal. O esquema de simulação está 

mostrado na Figura 49. 
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5.2.2 TOLERÂNCIA À FILTRAGEM ÓPTICA 

Ao longo da transmissão do sinal óptico, este passa por vários dispositivos ópticos 

que filtram o sinal. Estas filtragens podem ocasionar uma assimetria no espectro do sinal. 

Para avaliar a tolerância a este tipo de filtragem, utilizaram-se filtros gaussianos de 

segunda ordem com banda de 44 GHz, modelando filtros ópticos presentes em ROADMs 

comerciais em operação na grade de 50 GHz. 

Foram utilizados geradores de sequências pseudo-aleatórias para criar quatro 

sequências descorrelacionadas em 28 GBd (Ix, Qx, Iy e Qy). Os sinais destes geradores 

passaram através de um modulador com capacidade de gerar o formato de modulação 

PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ ou RZ.  Um EDFA foi colocado na saída deste 

modulador com propósito de controlar o nível de ruído na saída do modulador. A saída 

deste amplificador foi ligada a um laço de recirculação com um filtro gaussiano. Cada 

volta neste laço de recirculação representa uma passagem através de um ROADM. Por 

fim, foi utilizado um receptor com diversidade de polarização. O esquema de simulação 

está mostrado na Figura 51. 

PBS

PBS

LO H
íb

ri
d

a 
90

°
H

íb
ri

d
a 

90
°

Filtro 
Gaussiano

Laser

Modulador
PM-QPSK

Ix Qx

Iy Qy

DSP
Laço de 

Recirculação

EDFA

 
Figura 51 — Diagrama da simulação para avaliação da tolerância à filtragem óptica. 
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30 GHz. O sinal digitalizado foi processado, após toda coleta de dados, por um 

computador pessoal (off-line). O desvio de frequência foi ajustado manualmente, variando-

se o oscilador local sintonizável. A montagem experimental está mostrada na Figura 54. 
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Figura 54 — Experimento para avaliação de tolerância à filtragem elétrica. 

A OSNR foi definida em 20 dB (com 0,1 nm de resolução) controlando a potência do 

laser de bombeio do EDFA, antes do receptor coerente intradino. O desvio de frequência 

foi variado em um intervalo de ±5,25 GHz, e com as frequências de corte dos osciloscópios 

fixadas em 16 e 30 GHz. O valor de α adotado foi de 14,5 GHz e o tamanho do bloco FFT 

foi FOEN  = 128. Foram adquiridas 40 mil amostras para cada valor de desvio de frequência. 

Neste caso, utilizou-se também, o estimador de desvio de frequência baseado na simetria 

espectral (Seção 4.3.1), para fins de comparação. Os resultados para filtragem elétrica na 

configuração back-to-back estão mostrados na Figura 55. 

É possível se observar que o método proposto sofre menos penalidades referentes à 

estimação do desvio de frequência se comparado às de trabalhos anteriores [19], quando se 

limita a frequência de corte dos filtros passa-baixas, apresentando, portanto, robustez à 

filtragem elétrica. 
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dispersão cromática, utilizou-se a implementação no domínio da frequência, 

compensando um valor de dispersão cromática previamente medido laboratorialmente. O 

algoritmo de recuperação de sincronismo utilizado foi a implementação de Gardner, o 

algoritmo de separação de fontes utilizado foi o CMA, e os algoritmos de recuperação de 

frequência e fase utilizados foram a implementação no domínio da frequência do 

algoritmo de m-ésima potência e o algoritmo de Viterbi-Viterbi, respectivamente. 
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Figura 56 — Diagrama do experimento para avaliação do método quanto à tolerância à filtragem 

óptica. 
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O algoritmo proposto foi utilizado como um estimador primário de desvio de 

frequência, utilizando a informação da FFT advinda do sinal recebido, disponível no 

algoritmo de compensação de dispersão cromática. Na Figura 57 estão mostrados os 

resultados experimentais do algoritmo na presença de filtragem óptica. Na Figura 58, está 

mostrado o desempenho em BER do sistema com o desvio de frequência e na presença de 

filtragem óptica. 

 
Figura 57 — Desempenho experimental do estimador de FO proposto, através de voltas no anel de 

recirculação com ROADMs operando na grade de 50 GHz. 

 
Figura 58 — Desempenho em BER para o funcionamento sistêmico através de voltas no anel de 

recirculação com ROADMs operando na grade de 50 GHz. 
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Como se observam nas Figuras 57 e 58, o estimador proposto também possui alta 

tolerância à filtragem óptica. O erro de estimação sempre foi menor que o limite de ±3,5 

GHz, deixando a estimação refinada para o estimador de m-ésima potência. Após 

transmissão no anel de recirculação, os dados recebidos foram corrompidos pelo ruído do 

amplificador, com OSNR próxima a 15 dB (com 0,1 nm de resolução do analisador de 

espectro óptico), enquanto que, no experimento em back-to-back, a OSNR estava em 

aproximadamente 35 dB. Na Figura 58, percebe-se que, quando se aumenta o valor 

absoluto do desvio de frequência, há uma considerável penalidade em BER para o 

experimento em back-to-back, devido a limitações de banda do receptor. Entretanto, após a 

transmissão na fibra óptica, quando a OSNR estava baixa o suficiente, de modo que o 

sistema estava operando próximo ao limite de correção dos códigos FEC (ou seja, 

BER = 2×10-3), a penalidade introduzida pelos ruídos do amplificador superou a 

penalidade devido às limitações de banda, tornando-se imperceptível alguma penalidade 

devida ao desvio de frequência elevado. Neste caso, as penalidades no desempenho do 

sistema foram primariamente afetadas pelo ruído do amplificador. 

5.3.3 SENSIBILIDADE A FORMATOS DE MODULAÇÃO E FORMATOS DE PULSO 

Para se avaliar o desempenho do método proposto em utilização com diferentes 

formatos de modulação e diferentes formatos de pulso, alguns experimentos foram 

realizados. Foi utilizado um filtro óptico na saída do sinal, representando a realização de 

pré-filtragem, e outro filtro óptico no receptor, representando filtros presentes em 

ROADMs. Na Figura 59, está representado o diagrama dos experimentos. 

Utilizou-se como base a frequência de operação de 193,4 THz para os lasers do 

transmissor e do receptor. Assim, variaram-se as frequências dos dois lasers em torno 

deste valor. No laser do transmissor, foram utilizados os valores de desvio de frequência 

do laser do transmissor, ΔfTX = [0 ; 0,5 ; 2,5] GHz. Para o laser LO, os valores de desvio de 

frequência utilizados foram ΔfRX = [0 ; ±0,5 ; ±1,5 ; ±2,5] GHz. Assim o desvio de frequência 

resultante,  Δf  = ΔfTX - ΔfRX, assumiu valores entre -2,5 GHz e 5 GHz. 
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Os formatos de modulação utilizados foram o PolMux-BPSK, o PolMux-QPSK e o 

PolMux-16QAM. Os formatos de pulso utilizados foram o NRZ e o RZ com 50% de ciclo 

de trabalho. Para cada formato de modulação, realizaram-se seis conjuntos de 

experimentos. 
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Figura 59 — Diagrama do experimento para avaliação do método quanto à tolerância à filtragem 

óptica. 

Para o formato de pulso NRZ, realizaram-se dois conjuntos de experimentos, ambos 

sem pré-filtragem. O primeiro deles, sem a utilização de um filtro óptico na recepção e o 

segundo, com um filtro óptico de 37,5 GHz na recepção. Para o formato de pulso RZ 50%, 

foram realizados quatro conjuntos de experimentos, sendo eles a combinação de ausência 

de pré-filtragem e presença de pré-filtragem de 25 GHz, e a ausência de filtragem na 

recepção e presença de filtragem de 37,5 GHz na recepção. A pré-filtragem foi utilizada 

neste experimento para se verificar a funcionalidade do método proposto em sinais 
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limitados em banda no transmissor [57]. As relações sinal-ruído ópticas utilizadas foram 

10, 12 e 24 dB para os formatos PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e PolMux-16QAM, 

respectivamente, medidas com resolução de 0,1 nm no analisador de espectro óptico. A 

Figura 60 sumariza, de forma simplificada, os experimentos realizados. 

Utilizaram-se, para adquirir os experimentos, quatro entradas de um osciloscópio de 

40 bilhões de amostras por segundo e frequência de corte de 16 GHz. Para medir 

penalidades em BER impostas por grandes desvios de frequência, os dados experimentais 

foram processados utilizando a sequência completa de algoritmos de processamento 

digital de sinais, como mostrada na Figura 15. O algoritmo de recuperação de sincronismo 

utilizado foi a implementação de Gardner e o algoritmo de separação de fontes utilizado 

foi o DD-LMS, utilizando a realimentação de fase proveniente dos algoritmos de 

recuperação de portadora. Os algoritmos de recuperação de frequência e fase utilizados 

foram a implementação no domínio da frequência do algoritmo de m-ésima potência e o 

DD-LMS adaptado para recuperação de fase, respectivamente. 

PM-BPSK

NRZ

RZ 50 %

Sem Pré-Filtragem

Pré-Filtragem de 25 GHz

Sem Filtragem RX

Filtragem RX de 37,5 GHz

PM-QPSK

PM-16QAM

...

...

...

...

Sem Pré-Filtragem

 
Figura 60 — Experimentos realizados para avaliar a sensibilidade a formatos de modulação e 

formatos de pulso. As reticências indicam repetição de parâmetros. 

Devido ao grande volume de dados obtidos, os resultados mais relevantes foram 

dispostos na Tabela 2. Os gráficos relativos a esses resultados estão descriminados no 

Apêndice A. 
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Tabela 2 – Resultados experimentais sobre a sensibilidade do algoritmo a diferentes formatos de 
modulação e de pulso. 

Formato de 
Modulação 

Formato 
de Pulso 

Pré-
Filtragem 

Filtragem 
Receptor 

Erro 
máximo de 
estimação 

BER Mínima BER Máxima 

Estimada Contada Estimada Contada 

PolMux-
BPSK 

NRZ N/A 
N/A 1,001 GHz 1,507e-4 1,888e-4 1,669e-3 2,064e-3 

37,5 GHz 2,015 GHz 1,411e-4 1,775e-4 2,252e-4 2,920e-4 

RZ 50% 
N/A 

N/A 1,809 GHz 2,839e-5 3,300e-5 1,022e-4 1,127e-4 
37,5 GHz 2,221 GHz 2,922e-5 3,091e-5 4,823e-5 6,726e-5 

25 GHz 
N/A 2,765 GHz 1,301e-4 1,683e-4 2,513e-4 2,803e-4 

37,5 GHz 3,175 GHz 1,19e-4 1,324e-4 2,746e-4 3,158e-4 

PolMux-
QPSK 

NRZ N/A 
N/A 0,957 GHz 5,850e-4 8,413e-4 1,045e-3 1,558e-3 

37,5 GHz 1,023 GHz 4,591e-4 6,327e-4 9,653e-4 1,439e-3 

RZ 50% 
N/A 

N/A 0,998 GHz 1,236e-4 1,761e-4 2,782e-4 4,159e-4 
37,5 GHz 1,326 GHz 1,655e-4 2,396e-4 3,427e-4 5,030e-4 

25 GHz 
N/A 2,827 GHz 6,393e-4 9,031e-4 1,013e-3 1,362e-3 

37,5 GHz 2,9 GHz 4,756e-4 6,907e-4 9,653e-4 1,388e-3 

PolMux-
16QAM 

NRZ N/A 
N/A 0,632 GHz 2,159e-3 3,071e-3 6,450e-3 6,801e-3 

37,5 GHz 0,904 GHz 3,717e-3 3,656e-3 6,455e-3 7,767e-3 

RZ 50% 
N/A 

N/A 1,224 GHz 3,669e-4 7,228e-4 1,078e-3 1,771e-3 
37,5 GHz 1,341 GHz 3,502e-4 4,715e-4 1,511e-3 2,578e-3 

25 GHz 
N/A 2,947 GHz 3,715e-4 6,830e-4 1,114e-3 1,168e-3 

37,5 GHz 2,910 GHz 5,280e-4 5,497e-4 1,623e-3 2,041e-3 

 

É possível se observar na Tabela 2 que o estimador proposto se comportou dentro do 

esperado para todos os formatos de modulação, tendo o erro de estimação ficado sempre 

menor que o limite de ±3,5 GHz, deixando a estimação refinada para o estimador de 

m-ésima potência. A partir da Tabela 2, também é possível se observar que o erro de 

estimação tende a aumentar com a presença de pré-filtragem. 

5.3.4 SENSIBILIDADE A RUÍDOS ADITIVOS 

Para se avaliar o desempenho do método proposto em utilização com diferentes 

níveis de ruído, foi realizado um experimento em back-to-back, com formato de modulação 

PolMux-BPSK, taxa de símbolos de 28 GBd, e OSNR variável. Na Figura 61, está 

representado o diagrama deste experimento. 
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Figura 61 — Diagrama do experimento para avaliação do método quanto aos ruídos aditivos. 

A relação entre o sinal e o ruído do sinal recebido foi variada por meio da utilização 

de um EDFA com um atenuador variável em paralelo ao sinal óptico modulado. Os 

valores de OSNR utilizados no experimento foram 10, 13, 15, 19 e 22 dB. Não foram 

utilizados filtros ópticos e a banda elétrica do osciloscópio utilizado foi definida como 

16 GHz. Os valores de desvio de frequência utilizados foram Δf = 0 (representado, nos 

resultados, por círculos verdes), Δf = 2 GHz (círculos vermelhos) e Δf = 5 GHz (círculos 

azuis). Os dados adquiridos no osciloscópio foram tratados de maneira offline em um 

computador pessoal. Os valores de desvio de frequência estimados por meio do método 

proposto de estimação grosseira estão mostrados na Figura 62. Os valores dos desvios de 

frequência estimados através da combinação do método de estimação grosseira e do 

método de estimação refinada estão mostrados na Figura 63. A curva de taxa de erros 

estimada versus OSNR está mostrada na Figura 64. É possível se perceber uma pequena 

inclinação nos resultados, à medida que a OSNR vai aumentando. Entretanto, esta 

oscilação é pequena o suficiente, não sendo capaz de fazer o estimador refinado de desvio 

de frequência convergir para um valor errôneo. A curva de taxa de erros versus OSNR não 

sofre grandes penalidades com o aumento do desvio de frequência. 
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Figura 62 — Desvio de frequência estimado 
através do método proposto para diversos 

níveis de ruído. 

 

Figura 63 — Desvio de frequência final 
estimado através do da combinação do 

método proposto com o método de m-ésima 
potência para diversos níveis de ruído.

 

 
Figura 64 — Taxa de erros para PolMux-BPSK, com diferentes níveis de ruído. 
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6 
6. CONCLUSÕES 

OI proposto um método simples e inovador, com alimentação direta, cego e baseado 

no espectro do sinal recebido, para estimar um largo intervalo de desvios de 

frequência, com menor complexidade que a de outras técnicas também baseadas em 

espectro. Simulações indicaram que o algoritmo proposto possui alta tolerância tanto para 

filtragem elétrica quanto para óptica, mesmo quando se utilizou sinais de diferentes 

formatos de modulação e formatos de pulso RZ, os quais apresentam espectro mais largo 

do que sinais com formato de pulso NRZ. Se o receptor utilizar o estimador proposto para 

gerar uma estimativa grosseira do desvio de frequência e, então, utilizar um método de 

m-ésima potência para obter uma estimativa refinada do desvio de frequência, o receptor 

será capaz de compensar um amplo intervalo de dessintonias de frequências sem se 

preocupar com a filtragem do sinal. Como o método proposto é um estimador baseado no 

espectro do sinal recebido, este método poderá ser utilizado com qualquer formato de 

modulação de única portadora. 

O desempenho do estimador de desvios de frequência foi analisado por meio de 

simulações e de alguns experimentos. Analisou-se o desempenho do método proposto em 

F 
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sistemas coerentes utilizando os formatos de modulação, PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e 

PolMux-16QAM, tanto com o formato de pulso NRZ, quanto com o RZ. 

6.1 CONTRIBUIÇÕES 

A seguir, serão enumeradas as principais contribuições deste trabalho. 

1) Foi realizada uma densa pesquisa bibliográfica acerca do estado da arte dos 

algoritmos para processamento digital de sinais ópticos coerentes com formatos 

de modulação PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e PolMux-16QAM. 

2) Foi apresentado e demonstrado o funcionamento de um novo algoritmo de 

estimação preliminar de desvio de frequência, que resolve, com baixa 

complexidade computacional, o problema de dessintonia entre os lasers do 

oscilador local e do transmissor. 

6.2 PUBLICAÇÕES REFERENTES À DISSERTAÇÃO 

Alguns dos resultados obtidos foram publicados em duas conferências 

internacionais e em uma revista de relevância internacional. Abaixo, encontram-se listadas 

as três publicações: 

1) J. C. M. Diniz, E. S. Rosa, V. B. Ribeiro, J. C. R. F. Oliveira e A. C. Bordonalli, 

“Wide-range frequency offset estimator for DSP-based optical coherent 

receivers”, Anais da 2011 SBMO/IEEE MTT-S International Microwave and 

Optoelectronics Conference (IMOC 2011),  Natal, RN, Brasil, pp. 710-713, 2011. 

2) J. C. M. Diniz, E. S. Rosa, V. B. Ribeiro, R. da Silva, E. P. da Silva, A. F. Herbster, 

A. C. Bordonalli e J. C. R. F. de Oliveira, “Simple feed-forward wide-range 

frequency offset estimator for optical coherent receivers”. Anais da European 

Conference and Exhibition on Optical Communication, Genebra, Suíça, artigo 

Tu.3.A.4, 2011.  
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3) J. C. M. Diniz, J. C. R. F. de Oliveira, E. S. Rosa, V. B. Ribeiro, V. E. S. Parahyba, 

R. da Silva, E. P. da Silva, L. H. H. de Carvalho, A. F. Herbster e A. C. Bordonalli. 

“Simple feed-forward wide-range frequency offset estimator for optical coherent 

receivers”, Optics Express, vol. 19, pp. B323-B328, 2011. 
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APÊNDICE A 
Nesta seção, estão apresentados os resultados dos experimentos que avaliam o 

desempenho do método proposto nesta dissertação para a estimação de frequência 

grosseira e de amplo intervalo de estimação, quando da utilização de diferentes formatos 

de modulação e diferentes formatos de pulso, em conjunto com diferentes filtragens. 

Foram utilizados os formatos de modulação PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e 

PolMux-16QAM com formatos de pulso NRZ e RZ com 50% de ciclo de trabalho. Todos os 

experimentos foram realizados com taxa de símbolos de 28 GBd. Para cada formato de 

modulação, realizaram-se seis conjuntos de experimentos. As relações sinal-ruído ópticas 

utilizadas foram 10, 12 e 24 dB para os formatos PolMux-BPSK, PolMux-QPSK e 

PolMux-16QAM, respectivamente, medidas com resolução de 0,1 nm no analisador de 

espectro óptico. O diagrama dos experimentos está representado na Figura 59. A Figura 60 

sumariza, de forma simplificada, os experimentos realizados. 

A.1     FORMATO POLMUX-BPSK 

O primeiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK 

foi com o formato de pulso NRZ e sem filtragens ópticas na transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 65, 66, e 67.  O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,001 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 1,888×10-4 e 2,064×10-3. 
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Figura 65 — Offset de frequência estimado 
através do método proposto para 

PolMux-BPSK com formato de pulso NRZ e 
sem filtragem óptica na recepção. 

    
Figura 66 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 

pulso NRZ e sem filtragem óptica na 
recepção. 

 
Figura 67 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso NRZ e sem filtragem óptica na 

recepção. 

O segundo conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK 

foi com o formato de pulso NRZ e sem pré-filtragem, mas com filtragem óptica na 

recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 68, 69, e 70. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,015 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 1,775×10-4 e 2,920×10-4. 
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Figura 68 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-BPSK com formato de pulso RZ 50% 
sem pré-filtragem e sem filtragem óptica na 

recepção. 

 
Figura 69 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 

pulso RZ50% sem pré-filtragem e sem 
filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 70 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% sem pré-filtragem e 

sem filtragem óptica na recepção. 

O terceiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragens ópticas na 

transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 71, 72 e 73. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,809 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 3,3×10-5 e 1,127×10-4. 
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Figura 71 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-BPSK com formato de pulso RZ 50% 
com pré-filtragem de 25 GHz e sem filtragem 

óptica na recepção. 

 
Figura 72 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 
pulso RZ50% com pré-filtragem de 25 GHz e 

sem filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 73 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% com pré-filtragem de 

25 GHz e sem filtragem óptica na recepção. 

O quarto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem pré-filtragem, mas com 

filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 74, 75 e 76. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,221 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 3,091×10-5 e 6,726×10-5. 
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Figura 74 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-BPSK com formato de pulso NRZ 

sem pré-filtragem e com filtragem óptica de 
37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 75 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 
pulso NRZ sem pré-filtragem e com filtragem 

óptica de 37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 76 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso NRZ sem pré-filtragem e com 

filtragem óptica de 37,5 GHz na recepção. 

O quinto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragem óptica na 

recepção, mas com pré-filtragem de 25 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 77, 78 e 79. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,765 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 1,683×10-4 e 2,803×10-4. 
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Figura 77 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% 
sem pré-filtragem e com filtragem óptica de 

37,5 GHz. 

 
Figura 78 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 

pulso RZ50% sem pré-filtragem e com 
filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 79 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% sem pré-filtragem e 

com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

O sexto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-BPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e com pré-filtragem de 25 GHz e 

com filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas nas Figuras 80, 81 e 82. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 3,175 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 1,324×10-4 e 3,158×10-4. 
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Figura 80 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% 
com pré-filtragem de 25 GHz e com filtragem 

óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 81 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-BPSK com formato de 
pulso RZ50% com pré-filtragem de 25 GHz e 

com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 82 — Taxa de erros para PolMux-BPSK com formato de pulso RZ50% com pré-filtragem de 

25 GHz e com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

A.2     FORMATO PDM-QPSK 

O primeiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK 

foi com o formato de pulso NRZ e sem filtragens ópticas na transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 83, 84 e 85.  O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 0,957 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 8,413×10-4 e 1,558×10-3. 
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Figura 83 — Desvio de frequência estimado 
através do método proposto para 

PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ e 
sem filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 84 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 

pulso NRZ e sem filtragem óptica na 
recepção. 

 
Figura 85 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ e sem filtragem óptica 

na recepção. 

O segundo conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK 

foi com o formato de pulso NRZ e sem pré-filtragem, mas com filtragem óptica na 

recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 86, 87 e 88. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,023 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 6,327×10-4 e 1,439×10-3. 
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Figura 86 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-QPSK com formato de pulso RZ 50% 
sem pré-filtragem e sem filtragem óptica na 

recepção. 

 
Figura 87 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 

pulso RZ 50% sem pré-filtragem e sem 
filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 88 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso RZ 50% sem pré-filtragem e 

sem filtragem óptica na recepção. 

O terceiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragens ópticas na 

transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 89, 90 e 91. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 0,998 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 1,7161×10-4 e 4,159×10-4. 



112 APÊNDICE A 
 

 
Figura 89 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-QPSK com formato de pulso RZ 50% 
com pré-filtragem de 25 GHz e sem filtragem 

óptica na recepção. 

 
Figura 90 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 
pulso RZ 50% com pré-filtragem de 25 GHz e 

sem filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 91 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso RZ 50% com pré-filtragem de 

25 GHz e sem filtragem óptica na recepção. 

O quarto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem pré-filtragem, mas com 

filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 92, 93 e 94. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,326 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 2,396×10-4 e 5,030×10-4. 
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Figura 92 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ 

sem pré-filtragem e com filtragem óptica de 
37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 93 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 
pulso NRZ sem pré-filtragem e com filtragem 

óptica de 37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 94 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso NRZ sem pré-filtragem e com 

filtragem óptica de 37,5 GHz na recepção. 

O quinto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragem óptica na 

recepção, mas com pré-filtragem de 25 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 95, 96 e 97. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,827 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 9,031×10-4 e 1,362×10-3. 
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Figura 95 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-QPSK com formato de pulso RZ50% 
sem pré-filtragem e com filtragem óptica de 

37,5 GHz. 

 
Figura 96 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 

pulso RZ50% sem pré-filtragem e com 
filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 97 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso RZ50% sem pré-filtragem e 

com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

O sexto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-QPSK foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e com pré-filtragem de 25 GHz e 

com filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 98, 99 e 100. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,9 GHz, tendo BER variando 

no intervalo entre 6,907×10-4 e 1,388×10-3. 
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Figura 98 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-QPSK com formato de pulso RZ50% 
com pré-filtragem de 25 GHz e com filtragem 

óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 99 — Desvio de frequência final 

estimado através do método de m-ésima 
potência para PolMux-QPSK com formato de 
pulso RZ50% com pré-filtragem de 25 GHz e 

com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 100 — Taxa de erros para PolMux-QPSK com formato de pulso RZ50% com pré-filtragem de 

25 GHz e com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

8.2.1.1 FORMATO PDM-16QAM 

O primeiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM 

foi com o formato de pulso NRZ e sem filtragens ópticas na transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 101, 102 e 103.  O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 0,632 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 3,071×10-3 e 6,801×10-3. 
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Figura 101 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso NRZ 

e sem filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 102 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso NRZ e sem filtragem óptica na 

recepção.

 
Figura 103 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso NRZ e sem filtragem 

óptica na recepção. 

O segundo conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM 

foi com o formato de pulso NRZ e sem pré-filtragem, mas com filtragem óptica na 

recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 104, 105 e 106. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 0,904 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 3,656×10-3 e 7,767×10-3. 
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Figura 104 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso 

RZ50% sem pré-filtragem e sem filtragem 
óptica na recepção. 

 
Figura 105 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso RZ50% sem pré-filtragem e sem 

filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 106 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso RZ50% sem pré-filtragem 

e sem filtragem óptica na recepção. 

O terceiro conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM 

foi com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragens ópticas na 

transmissão e na recepção. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 107, 108 e 109. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,224 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 7,228×10-4 e 1,771×10-3. 
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Figura 107 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso 

RZ50% com pré-filtragem de 25 GHz e sem 
filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 108 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso RZ50% com pré-filtragem de 25 
GHz e sem filtragem óptica na recepção. 

 
Figura 109 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso RZ50% com pré-filtragem 

de 25 GHz e sem filtragem óptica na recepção. 

O quarto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM 

foi com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem pré-filtragem, mas 

com filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 110, 111 e 112. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 1,341 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 4,715×10-4 e 2,578e-3×10-5. 
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Figura 110 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso NRZ 
sem pré-filtragem e com filtragem óptica de 

37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 111 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso NRZ sem pré-filtragem e com 

filtragem óptica de 37,5 GHz na recepção. 

 
Figura 112 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso NRZ sem pré-filtragem e 

com filtragem óptica de 37,5 GHz na recepção. 

O quinto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM 

foi com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e sem filtragem óptica na 

recepção, mas com pré-filtragem de 25 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 113, 114 e 115. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,947 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 6,830×10-4 e 1,168×10-3. 
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Figura 113 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso 

RZ50% sem pré-filtragem e com filtragem 
óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 114 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso RZ50% sem pré-filtragem e com 

filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 115 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso RZ50% sem pré-filtragem 

e com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

O sexto conjunto de experimentos para o formato de modulação PolMux-16QAM foi 

com o formato de pulso RZ com ciclo de operação de 50% e com pré-filtragem de 25 GHz e 

com filtragem óptica na recepção de 37,5 GHz. 

Os resultados para estes experimentos estão mostrados nas Figuras 116, 117 e 118. O 

erro máximo de estimação com o estimador proposto foi de 2,910 GHz, tendo BER 

variando no intervalo entre 5,497×10-4 e 2,041×10-3. 
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Figura 116 — Desvio de frequência estimado 

através do método proposto para 
PolMux-16QAM com formato de pulso 

RZ50% com pré-filtragem de 25 GHz e com 
filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 117 — Desvio de frequência final 
estimado através do método de m-ésima 

potência para PolMux-16QAM com formato 
de pulso RZ50% com pré-filtragem de 25 
GHz e com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 
Figura 118 — Taxa de erros para PolMux-16QAM com formato de pulso RZ50% com pré-filtragem 

de 25 GHz e com filtragem óptica de 37,5 GHz. 

 


