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ВСТУП 

 

Актуальність теми.  

В практично нескінченно-широкому електромагнітному спектрі є лише 

два вікна які широко використовуються для сучасних широкосмугових 

телекомунікацій. Перше вікно охоплює діапазон від довгохвильового радіо 

до міліметрового діапазону або від 100 кГц до 300 ГГц за частотою, друге 

вікно лежить в області інфрачервоних світлових хвиль, а саме від 30 ТГц до 

300 ТГц. В першому вікні представлені технології які широко 

застосовуються у повсякденному житті і включають широкомовне радіо та 

телебачення, бездротові локальні мережі (LAN) та мобільний зв’язок. Ці 

технології пропонують кінцевому користувачеві доступ до інформаційних 

мереж на першому метрі або першій милі з широкосмуговим підключенням 

або мобільністю у випадку бездротових систем. Однак, слід зауважити, що 

більша частина швидкостей передачі даних обмежена швидкістю нижче ніж 

гігабіт за секунду (Гбіт/с), в першу чергу через відсутність доступних 

спектральних інтервалів у радіочастотному мікрохвильовому діапазоні. В 

цьому випадку, через величезну смугу пропускання в кілька терагерц (ТГц) у 

другому вікні, оптичні системи можуть забезпечити високу пропускну 

здатність 100 Тбіт/с і вище. Саме тому, фактично, оптичні системи зв'язку 

(волоконно-оптичні телекомунікації), стали базовим фундаментом сучасної 

інформаційної інфраструктури (інфокомунікацій) [1, 2]. 

Метод модуляції на базі мультиплексування з ортогональним 

частотним поділом каналів OFDM (Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing) став провідним методом модуляції в радіочастотній області і на 

поточний момент має тенденцію динамічного розвитку [3]. Такий метод 

здобув концептуальну реалізацію майже у всіх основних стандартах зв'язку, 

включаючи бездротові локальні мережі (IEEE 802.11 a/g (Wi-Fi)), в 

стандартах цифрового відео та аудіо (DAV/DAB) та цифрового 

абонентського доступу (DSL). Крім того, такі актуальні стандарти мобільних 
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мереж четвертого покоління (4G) як WiMAX (Worldwide Interoperability for 

Microwave Access), IEEE 802.16) та LTE (Long-Term Evolution) ґрунтуються 

саме на технології OFDM [4]. Подальший розвиток широкосмугових 

технологій 5G також не обійдеться без OFDM [5]. Таким чином проникнення 

технології OFDM в оптичні телекомунікації та поява оптичного-OFDM 

зрозуміла і відповідає сучасним викликам до інфокомунікацій. В цьому 

контексті оптичний-OFDM вигідний з точки зору ефективності обчислень за 

умов використання швидкого перетворення Фур'є (ШПФ). В цьому випадку 

актуальні переваги пов’язані з можливістю масштабованого поділу спектру 

від окремих піднесучих до піддіапазону і всього спектра OFDM, що 

забезпечує величезну гнучкість при проектуванні на рівні пристрою, 

підсистеми або системи порівняно з передачею на одній несучій. Крім того, 

адаптація пілотних піднесучих (ПТ) до несучих даних дозволяє реалізовувати 

швидкі та зручні способи оцінки каналу та фазових спотворень. 

Оптичний-OFDM має певну схожість, однак і певну відмінність від 

радіочастотного аналога. З одного боку, оптичному-OFDM притаманні 

проблеми зв’язані з наявним високим відношення пікової потужності до 

середньої (PAPR) та чутливості до фазового/частотного шуму. З іншого боку, 

оптичний канал має свій унікальний набір переваг. Однією з помітних 

переваг є наявність нелінійності оптоволоконного каналу та її складна 

взаємодія з дисперсією волокна, що відсутнє у радіочастотних системах (РЧ). 

Крім того, в РЧ-системах основна нелінійність виникає в РЧ-підсилювачі 

потужності, де не можна використовувати смуговий фільтр (СФ) для 

відсікання позасмугового витоку через великі втрати в фільтрі. Однак в 

оптичних-OFDM системах ербієвий волоконний підсилювач (EDFA) 

абсолютно лінійний незалежно від рівня насичення і звичайно містить у 

своєму складі мультиплексор довжин хвиль, який може придушити 

позасмугові завади. 

Акцентуємо увагу на ще одній особливості оптичних-OFDM систем, 

яку буде описано в розділах дипломної роботи. Так як інформація в 
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оптичному-OFDM каналі є керованою, в частотній області виникає 

можливість поділу широкого спектру OFDM на низку піддіапазонів для 

вирішення проблем із допустимою смугою пропускання для елементів 

обробки сигналів ЦАП/АЦП. Це забезпечує плавний перехід когерентної-

OFDM системи (КО-OFDM) з швидкості 40 на 100 Гбіт/с або навіть 1 Тбіт/с 

за рахунок збільшення спектра у випадку мультиплексування діапазонів. При 

цьому апаратне та програмне забезпечення яке розроблене для швидкості 40 

Гбіт/с, можна повторно використати на швидкості 100 Гбіт/с або навіть 

Тбіт/с без кардинального реконструювання. Тобто перспективність КО-

OFDM досить актуальна у випадку розгортання мереж наступного покоління. 

Перспективним напрямком розвитку технології КО-OFDM є використання в 

ній канального кодування (КК) з прямим виправленням помилок (FEC). Таке 

поєднання дозволить підвищити продуктивність КО-OFDM оптичних 

комунікацій. Отже, важливим аспектом прикладного провадження КО-OFDM 

оптичних комунікацій є проблема об'єднання багаторівневої модуляції та КК 

з використанням кодованого OFDM (КК-OFDM) за наявності дисперсійних 

продуктів які виникають під час передачі інформаційних потоків по ОВ. 

Саме цим актуальним питанням присвячена запропонована дипломна 

(кваліфікаційна) робота за другим (магістерським) рівнем вищої освіти. 

Метою дипломної роботи є розробка методу підвищення 

продуктивності функціонування когерентних оптичних-OFDM мереж з 

канальним кодуванням в умовах реального комплексу завад. 

Для досягнення цієї мети необхідно вирішити такі завдання: 

1. Провести аналіз базових принципів організації оптичних мереж за 

технологією OFDM. Опрацювати питання побудови математичних моделей 

формування сигналів оптичних-OFDM телекомунікацій, здійснити вибір та 

опис параметрів OFDM-сигналів для оптичних систем, оцінити чинники які 

впливають на чутливість оптичних-OFDM систем до фазо-частотних 

спотворень. 
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2. Провести розробку математичних моделей процесів формування та 

обробки сигналів у оптичних телекомунікаціях з КО-OFDM в тому числі 

когерентної обробки сигналів, функціонування підсистеми модулятора та 

демодулятора оптичної несучої. 

3. Розробити метод функціонування оптичних-OFDM систем із кодами 

прямого виправлення помилок (ПВП). Здійснити математичний опис G та 

QC-LDPC кодів для когерентних оптичних систем.  

4. Представити принципи конструювання узагальнених G-LDPC кодів 

для оптичних каналів. Відобразити та проаналізувати результати 

математичного моделювання застосування LDPC кодів для оптичних 

когерентних каналів. 

5. Виконати математичне моделювання OFDM-кодованих конструкцій 

у волоконно-оптичних системах з когерентним виявленням з метою 

підтвердження продуктивності запропонованого методу та схемотехнічних 

рішень в умовах наявності завад спричинених складовими дисперсії. 

Об’єкт дослідження – процес формування, оброблення та передачі 

сигналів в когерентних оптичних-OFDM мережах з завадостійким 

кодуванням в умовах реального комплексу завад. 

Предмет дослідження – метод побудови когерентних оптичних-OFDM 

мереж з завадостійким кодуванням при визначенні ефективності формування, 

передачі і обробки сигналів в умовах наявності завад. 

Дипломна кваліфікаційна робота складається з чотирьох розділів, 

висновків, додатків та переліку джерел посилання. 

В першому розділі роботи здійснено аналіз базових принципів 

організації оптичних мереж за технологією OFDM. У другому розділі роботи 

представлено математичні моделі процесів формування та обробки сигналів 

у оптичних телекомунікаціях типу КО-OFDM. В третьому розділі дипломної 

роботи наведена методика формування оптичних-OFDM систем із кодами 

прямого виправлення помилок. Четвертий розділ кваліфікаційної роботи 
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містить результати математичного моделювання OFDM-кодованих 

конструкцій у волоконно-оптичних системах з когерентним виявленням. 

Наукова новизна одержаних результатів. В дипломній роботі 

отримано такі наукові результати: 

вперше 

- запропоновано метод побудови оптичних когерентних OFDM 

телекомунікацій на основі сигнально-кодових конструкцій з кодами прямого 

виправлення помилок типу G- та QC-LDPC. Схема когерентного виявлення 

забезпечує покращення у ЕВК приблизно у 2,5 дБ в порівнянні із схемою 

прямого виявлення при застосування запропонованих конструкцій LDPC-

кодів; 

дістали подальшого розвитку  

- методика визначення основних параметрів та чинників які 

безпосередньо впливають на продуктивність оптичних телекомунікацій за 

технологією OFDM, зокрема із врахуванням контролю відношення пікової 

потужності до середньої, зміни коефіцієнтів передискретизації при утворенні 

оптичних-OFDM конструкцій, чутливості оптичних-OFDM систем до фазо-

частотних спотворень, вибору ширини лінії в оптичних-OFDM системах для 

випадку застосування цифрових багатопозиційних сигналів. Отримана 

методика, на відміну від відомих, дозволяє провести ефективний вибір 

параметрів оптичних-OFDM телекомунікацій із врахуванням форми 

цифрових сигналів в оптичному каналі, структури захисних інтервалів 

OFDM-конструкції, мінімізації фазових шумів та шуму оптичного квантового 

генератору (ОКГ), дрейфу частоти ОКГ, складових дисперсії. 

- математичні моделі опису ОFDM-технології для оптичних 

телекомунікацій. Запропоновані математичні моделі, на відміну від відомих, 

враховують особливості розповсюдження інформації у оптичному 
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середовищі, структуру доданих до оптичної OFDM-конструкції захисних 

інтервалів для мінімізації впливу завадових дисперсійних впливів; 

- методика формування та математичного опису когерентних схем 

передавання, приймання та оброблення сигналів у оптичних 

телекомунікаціях з метою електронного коригування лінійних перекручувань 

і завад обумовлених наявними у ОВ дисперсійними явищами. 

Практичне значення отриманих результатів: 

- запропонована функціональна схема КО-OFDM з подвійною 

конвертацією сигналів та проведено її математичний опис. Запропонована 

схема створює можливість практичного узгодження оптичних та 

радіотехнічних технологій з метою забезпечення ефективної обробки 

сигналів модуляції OFDM; 

- сформована схема у середовищі MATLAB для визначення основних 

характеристики систем формування і обробки сигналів у оптичних 

телекомунікаціях на основі моделі СФ. Запропонована схема та модель 

дозволяє практично дослідити вплив параметрів дисперсії на продуктивність 

передачі інформації по ОВ із врахування моделей джерел та приймачів, 

оптичного каналу сформованих на стандартизованих ITU параметрах 

оптичних телекомунікацій; 

- представлено механізми та схемотехнічні рішення для практичної 

реалізації блоків приймання та оброблення сигналів оптичних когерентних 

телекомунікацій з метою компенсації завад для сигналів комплексної 

огинаючої, пристроїв синхронізації, локалізації зміни фази оптичної несучої 

шляхом її вирівнювання; 

- отримано результати математичного моделювання оптичних каналів з 

OFDM за умов застосування в них запропонованих СКК на основі складових 

LDPC-кодів. Практична цінність результатів полягає у отриманих 

порівняльних результатів при визначення ЕВК відносно відомих для 



14 

 

оптичних каналів СКК; результатів поєднання запропонованих кодів з 

різними типами багатопозиційних маніпульованих сигналів, що дозволить 

розробникам оптичних систем оптимально підібрати стратегію вибору 

сигналів для забезпечення мультиплексування каналів в т.ч. із врахуванням 

швидкості розповсюдження сигналів у ОВ. 

Наукові результати представлені у дипломній роботі апробовано 

статтею у фаховому журналі «Вимірювальна та обчислювальна техніка в 

технологічних процесах» №4, 2023 р. - (категорія Б) за спеціальністю 172 – 

Телекомунікації та радіотехніка. 
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РОЗДІЛ 1 

АНАЛІЗ БАЗОВИХ ПРИНЦИПІВ ОРГАНІЗАЦІЇ ОПТИЧНИХ МЕРЕЖ 

ЗА ТЕХНОЛОГІЄЮ OFDM 

1.1 Аналіз математичних моделей формування сигналів оптичних-

OFDM телекомунікацій 

OFDM є особливий клас модуляції з декількома несучими (МДС), 

загальна реалізація якого зображена на рис. 1.1. На рис. 1.1 також показано 

структуру комплексного помножувача (модулятор/демодулятор I/Q), який 

використовується у системах МДС. Переданий сигнал МДС - s(t), 

представимо наступною формою [6]: 

                                        (1.1)  

 

                                                  (1.2) 

 

                                             (1.3) 

 

де cki - i-й інформаційний символ на k-й піднесучій, sk - форма сигналу для k-й 

піднесучій, Nп - кількість піднесучих, fk - частота піднесучої, Tс - період 

символу, а П(t) - імпульс формоутворювальної функції.  

Оптимальний детектор для кожної піднесучої може використовувати 

фільтр, який відповідає формі сигналу піднесучої, або корелятор, узгоджений 

з піднесучою, як показано на рис. 1.1. 

Таким чином розпізнаний інформаційний символ на виході корелятора 

 математично описується наступним чином: 

 

                   (1.4) 

 

де r(t) - отриманий сигнал представлений у часовій області. 
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Рисунок 1.1 – Схема формування сигналів модуляції з декількома несучими: 

КПІ – канал передачі інформації 

OFDM представляється шляхом використанням ортогональних наборів 

сигналів спектри яких перекриваються [7]. Ця ортогональність походить від 

прямої кореляції між будь-якими двома піднесучими, що визначається як: 

       (1.5) 

 

Таким чином з 1.5 встановлюємо, що у випадку виконання умови fk-

fl=m1/Tc дві піднесучі будуть ортогональні одна одній. Це означає, що такі 

ортогональні набори піднесучих, частоти яких рознесені на кратні періоди і 

які зворотні до періодів слідування символів, можуть бути відновлені за 

допомогою узгоджених фільтрів без завад які виникають між піднесучими 

(МкЗ), незважаючи на істотне спектральне перекриття сигналів. 

Mодуляція/демодуляція OFDM реалізовується за допомогою 

зворотного дискретного перетворення Фур’є (ЗДПФ)/дискретного 

перетворення Фур’є (ДПФ).  

Для m-ї вибірки s(t) рівняння (2.1) отримаємо: 
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                                         (1.6) 

 

Використовуємо умову ортогональності та fk=(k-1)/Tc з 1.6 отримаємо: 

 

         (1.7) 

 

де R – перетворення Фур’є.  

Тоді на приймальному боці отримаємо: 

 

                                                     (1.8) 

 

де rm — прийнятий сигнал, який відбирається на кожному інтервалі Tс/N. 

 

Є дві фундаментальні переваги реалізації OFDM ДШПФ/ЗШДПФ. По-

перше, через існування ефективного алгоритму ДШПФ/ЗШДПФ число 

комплексних множень для ЗДПФ у рівнянні (1.7) та ШПФ у рівнянні. (1.8) 

зменшується від N2 до N/2(log2(N)) майже лінійно за наявності N піднесучих. 

По-друге, можна генерувати і демодулювати велику кількість ортогональних 

піднесучих, не використовуючи складні радіочастотні генератори і фільтри. 

Це призводить до відносно простої архітектури реалізації OFDM, коли 

потрібна велика кількість піднесучих. Відповідна архітектура з 

використанням ДПФ/ЗДПФ та ЦАП/АЦП представлена на рис. 1.2. 

 

 

а 
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б 

Рисунок 1.2 - Концептуальна блок-схема прийомо/передавальної 

частини OFDM системи передачі даних: БДЗІ – блок додавання захисного 

інтервалу; ФНЧ – фіьтр низьких частот; ОГ – опорний генератор; СФ – 

смуговий фільтр 

По схемі рис. 1.2 маємо наступну картину перетворень. На 

передавальному боці біти вхідних послідовних даних спочатку 

перетворюються на низку паралельних конвеєрних даних, кожен з яких 

відображається на відповідні інформаційні символи для піднесучих в межах 

одного символу OFDM, а цифровий сигнал у часовій області утворюється з 

використанням ЗПФ. Далі додається захисний інтервал і виконується 

перетворення з сигналом у реальному часі за допомогою ЦАП. Захисний 

інтервал (ЗІ) вставляється для запобігання міжсимвольної інтерференції (МЗ) 

через дисперсію каналу [8]. Сигнал основної смуги частот можна 

перетворити з підвищення частоти у відповідній смузі пропускання РЧ за 

допомогою змішувача/модулятора IQ. На приймальному кінці сигнал OFDM 

перетворюється шляхом пониження частоти в основний діапазон за 

допомогою демодулятора IQ, дискретизується за допомогою АЦП, а потім 
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демодулюється шляхом виконання ДПФ і далі виконується обробка сигналу 

основної смуги відновлення даних. 

Для усунення МкЗ та МЗ які обумовлені дисперсійними процесами у 

каналі з OFDM використовується конструкція яка називається циклічним 

префіксом (ЦП) [9]. На рис. 1.3 показано включення ЦП шляхом циклічного 

розширення форми сигналу OFDM у захисний інтервал (ЗІ) - δз [10].  

 

Рисунок 1.3 – Конструкція OFDM-сигналу з ЦП  

Як показано на рис. 1.3 сигнал із захисним інтервалом по суті є 

ідентичною копією сигналу розмішеному у вікні ДПФ із часовим зсувом 

вперед на tз. На рис. 1.3, також, показаний сигнал OFDM із захисним 

інтервалом на приймальному боці каналу. Припустимо, що сигнал пройшов 

по тому ж каналу з дисперсією, і обране те саме вікно ДПФ яке містить 

повний символ OFDM для форми сигналу певної піднесучої. З рис. 1.3, б 

видно, що повний символ OFDM для піднесучої також зберігається у вікні 

ДПФ, тому що частина ЦП перемістилася у вікно ДПФ, щоб замінити 

ідентичну частину, що змістилася назовні. Таким чином, символ OFDM для 

певної піднесучої є майже ідентичною копією переданого сигналу з 

додатковим фазовим зсувом. Цей фазовий зсув обробляється за допомогою 
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алгоритму оцінки каналу і буде видалений для ідентифікованого символу. 

Важлива умова передачі OFDM без МК, представляється виразом: 

 

                                                          (1.9) 

 

Таким чином потрібно зазначити, що для правильного відновлення 

інформаційного символу OFDM необхідно виконати дві важливі процедури: 

1-ша - вибір відповідного вікна ДПФ (тобто потрібно виконати віконну 

синхронізацію); 2-га – потрібно здійснити оцінку фазового зсуву для кожної 

піднесучої, тобто провести оцінку каналу [11, 12]. Обидві процедури обробки 

детально обговорювались в роботах [11-13]. 

Включення до структури OFDM ЦП із врахуванням 1.3 представимо 

математично наступним чином: 

                                        (1.10) 

 

 

Рисунок 1.4 – Конструкція OFDM-сигналу (повна форма), однин 

повний символ – часова форма  

1.2 Особливості параметрів OFDM-сигналів для оптичних систем 

В оптичних системах з OFDM оптичний спектр звичайно не є лінійною 

копією радіочастотного спектра, таким чином, оптична спектральна 

ефективність залежить від особливих чинників. В цьому контексті потрібно 
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звернути увагу на оптичну спектральну ефективність систем когерентних 

оптичних-OFDM (КО-OFDM). В системах КО-OFDM Nп піднесучих 

передаються у кожному періоді символу OFDM, який дорівнює Tс. Таким 

чином, загальна швидкість передачі символів V для систем КО-OFDM 

визначається виразом: 

                                                       (1.11) 

На рис. 1.5, а показаний спектр мультиплексованих каналів з 

розподілом за довжиною хвилі (WDM), кожен з модуляцією КО-OFDM. На 

рис. 1.5, б показаний збільшений оптичний спектр кожного каналу з 

відповідною довжиною хвилі. Отже, пропускна здатність КО-OFDM буде 

визначатись виразом: 

 

а 

 

б 
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в 

Рисунок 1.5 – Форма оптичного спектру N-мультиплексованих за 

довжиною хвилі (WDM) КО-OFDM каналів: а – спектр мультиплексованих 

каналів; б – збільшений оптичний спектр кожного каналу; в – сукупність 

каналів КО-OFDM без ЗІ 

                                           (1.12) 

де tc - період спостереження (див. рис. 1.4).  

Якщо використати велику кількість піднесучих, ефективність смуги 

пропускання OFDM виявляється рівною: 

                                      (1.13) 

У формулі 1.13 множник 2 враховує подвійну поляризацію у 

волоконному світловоді. Використовуючи типове значення 0,88 [14-18], ми 

можемо отримати коефіцієнт оптичної спектральної ефективності 1,7 

біт/с/Гц. Оптична спектральна ефективність у 3,5 біт/с/Гц, може бути 

досягнута якщо для кожної піднесучої використовується квадратурна фазова 

модуляція (QPSK=ФМ-4). Спектральну ефективність можна додатково 

підвищити за допомогою квадратурної амплітудної модуляції модуляції 

(QAM=КАМ) вищого порядку (ми це з’ясуємо у 3 та 4 тому розділах 

дипломної роботи). Для практичної реалізації систем КО-OFDM оптична 

спектральна ефективність буде знижена через необхідність достатньої 

захисної смуги між каналами WDM, враховуючи частоту лазера та наявність 
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його дрейфу приблизно у 2 ГГц. Цієї захисної смуги можна уникнути 

(теоретично), використовуючи ортогональність каналів WDM. Дрейф 

частоти лазера в каналах WDM можна усунути, прив'язавши всі лазери до 

загального оптичного стандарту, наприклад за технологією “оптичний 

гребінець”, і безпосередньо використовуючи частотні тони з оптичного 

гребінця [14]. При цьому всі піднесучі, які перетинають канали WDM, 

можуть бути ортогональним і як наслідок умова ортогональності рівняння 

(1.5) виконується для будь-яких двох піднесучих, навіть із різних каналів 

WDM. Як показано на малюнку 1.5, в, піднесесучі яку позначено як fi в каналі 

1 ортогональна інший піднесучій - fj в іншому каналі (наприклад, каналі 2). 

Існує ідея формування КО-OFDM без захисного інтервалу в схемі коли 

кожна довжина хвилі модулюється сигналом з однією несучою з належною 

формою імпульсу (прямокутною яка представлена формулою 1.3). Умова 

ортогональності рівняння (1.6) виконується для частоти кожної піднесучої. 

Когерентна оптична демодуляція гарантує, що ортогональність між 

оптичними піднесучими зберігається протягом усієї обробки сигналу на 

приймальному боці. 

Вище в тексті кваліфікаційної роботи вже було акцентовано увагу на ту 

обставину, що в оптичних системах оптичний підсилювач потужності 

(головним чином на поточний момент розвитку телекомунікацій 

використовують підсилювачі леговані ербієм [17]) є ідеально лінійним 

незалежно від потужності вхідного сигналу через його низький час відгуку, 

який складає порядок мілісекунд. Однак, контроль відношення пікової 

потужності до середньої (ВППС), як і в радіотехнічних системах з OFDM є 

актуальним, зокрема в розрізі проблем оптоволоконного зв'язку які 

обумовлено нелінійністю оптичного волокна (ОВ). 

Опис форма сигналу на передавальному боці в часовій області, для 

одного символу OFDM, може бути записаний наступним виразом: 
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                      (1.14) 

 

Тоді ВППС сигналу КО-OFDM визначається як: 

 

                                  (1.7) 

 

Теоретичний максимум ВВПС становить 10lg(Nп) у дБ, якщо 

встановити ck=1 та t=0 у рівнянні (1.14). Для систем КО-OFDM з 256 

піднесучими теоретичне максимальне значення ВВПС становить 24 дБ, що є 

досить великим значенням. 

Для наочного опису ВВПС часто користуються додатковою 

кумулятивною функцією розподілу (ДКФР=CCDF (англ. complementary 

cumulative distribution function). З математичної точки зору кумулятивна 

функція розподілу (ДКФР) - це функція ймовірності того, що змінна X 

набуває значення, що дорівнює або менше, ніж значення іншої змінної x. За 

допомогою ДКФР можна отримати таблицю, яка описує розподіл 

ймовірностей випадкових величин. Для ДКФР (Pд) запишемо: 

 

                                       (1.8) 

 

Тобто Pд — це ймовірність того, що ВВПС перевищує певне значення 

βр. 

На рис. 1.6 представлений графік для Pд у випадку зміни кількості 

піднесучих (Nsc) (використаний формат модуляції ФМ-4). З графіка на рис. 

1.6 для рівня ймовірноності 10е-3 і кількості піднесучих – 256 отримаємо 

значення близьке до 11,5 дБ (максимально допустиме значення складає 24 

дБ).  
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Рисунок 1.6 – Залежність кумулятивної функції розподілу для ВВПС у 

випадку сигналів OFDM з різною кількістю піднесучих 

 

На значення ВВПС може впливати коефіцієнт передискретизації ν. 

Передискретизований сигнал можна використати для отримання точного 

значення ВВПС. Нехай кількість точок для дослідження збільшується з Nsc до 

νNsc, тоді окрему точку для дослідження визначимо наступним чином: 

 

                                       (1.9) 

 

Використаємо рівняння 1.14 та отримаємо: 

 

                 (1.10) 

 

Загалом, передискретизація в ν разів може бути досягнута за 

допомогою ЗШПФ нового набору піднесучих, які доповнюють нулями 

вихідний набір піднесучих, рівний вихідному помноженому на ν. 
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На рис. 1.7 показано ДКФР ВВПС при зміні коефіцієнтів 

передискретизації від одиниці до восьми. Спостерігаємо, що різниця між ν =1 

і восьмикратної передискретизації складає близько 0,5 дБ (рівень ймовірності 

10Е-3). Оптимальним тут є коефіцієнт передискретизації рівний чотирьом.  

 

 

Рисунок 1.7 – Залежність кумулятивної функції розподілу для ВВПС у 

випадку сигналів OFDM за різних значень коефіцієнтів передискретизації 

 

1.3 Чутливість оптичних-OFDM систем до фазо-частотних 

спотворень 

Частотні спотворення та чутливість до фазового шуму є двома 

основними недоліками OFDM. Як частотні спотворення так і фазовий шум 

призводять до МкЗ. Через відносно велику довжину символу в порівнянні з 

однією несучою, OFDM схильний як частотних спотворень і одночасно до 

виникнення фазових шумів. 

З точки зору оптичних-OFDM систем наявність фазового шуму 

особливо важлива так як існує фазовий шум лазера значення якого досить 

істотне. Тобто лазер в оптичній-OFDM системі є критичною проблемою, 
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особливо для використання багатопозиційних сигналів із сузір'ям 

(констеляційною діаграмою) більш високого порядку для досягнення 

модуляції з високою спектральною ефективністю. 

Сигнал OFDM з частотними спотвореннями та фазовим шумом можна 

узагальнити у формі: 

                      (1.11) 

 

де Δf — зміщення частоти, φ(t) — фазовий шум, а (t) — адитивний білий 

гаусівський шум (AWGN).  

Використаємо рівняння (1.4) і прийнятий інформаційний символ 

представимо наступним чином: 

                               (1.12) 

 

Тоді із врахуванням (1.11) отримаємо: 

 

Тоді для коефіцієнтів МкЗ отримаємо наступний вираз: 

 

 

(1.14) 

 

                                              (1.15) 

 

                                                          (1.16) 

 

В рівнянні (1.13) перший, другий та третій члени відповідають 

відповідно сигналу, МкЗ та шумовій складовій. Коефіцієнт МкЗ - m 
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описують завади між двома піднесучими з різницею індексів m. Ненульове 

значення m означає кінцеве значення МкЗ в результаті зсуву частоти, або 

фазового шуму.  

Для частотних спотворень (зміщення частот) напишем наступне 

рівняння: 

                                             (1.17) 

де ε = Δf Tc - нормалізоване зміщення частоти.  

На рис. 1.8 показані коефіцієнти МкЗ - m у випадку коли зміщення 

частоти ε дорівнює 0 та 0,25. Можна бачити, що коли ε дорівнює нулю або 

будь-якому цілому числу, коефіцієнт МкЗ дорівнює нулю або будь-якому m, 

що по суті є умовою ортогональності рівняння (1.5). Коли ε дорівнює 

нецілому значенню, такому як 0,25, як показано на рисунку 1.8, існує 

залишкова складова m для будь-якого числа m, що передбачає кінцеву 

інтерференцію від однієї піднесучої до будь-якої іншої піднесучої. 

 

Рисунок 1.8 - Коефіцієнти МкЗ - m (у дБ) у випадку коли зміщення частоти ε 

дорівнює 0 та 0,25 
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Для дисперсії яка обумовлена дією частного зсуву запишемо наступну 

формулу: 

                                (1.18) 

 

де  - сума складових МкЗ; σ2
с – дисперсія переданого символу для 

відповідної піднесучої. 

Ефективне відношення сигнал/шум (С/Ш) представимо наступним 

виразом: 

                                                   (1.19) 

 

Аналітична форма виразу для визначення ймовірності бітової помилки 

(BER) PBER для сигналу ФМ-4, може бути представлена наступним чином: 

                                                 (1.20) 

де Ф(х) – функція помилок (функція похибки Гауса) 
 

 

Рисунок 1.9 – Криві завадостійкості оптичної-OFDM системи у випадку 

зсуву частоти (формувалось 256 піднесучих типу ФМ-4): ε – нормоване 

значення зміщення частоти відносно до рознесення піднесучих 
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Ми проводили моделювання оптичної-OFDM системи з модуляцією 

ФМ-4 з 256 піднесучими і порівнювали результат чисельного моделювання 

(N) з результатом який отриманим з використанням аналітичного виразу 

рівняння (1.20) (A), рис. 1.9. З рис. 1.9 встановлюємо, що аналітична 

апроксимація добре працює для С/Ш нижче 12 дБ, а мінімальна похибка 

виникає швидше для аналітичної апроксимації (крива 3). На рис.1.10 

представлено графік який показує результат погіршення C/Ш як залежність 

від функції зміщення частоти для оптичної-OFDM системи з модуляцією 

ФМ-4 та 256 піднесучими. 

 

Рисунок 1.10 - Графік який показує результат погіршення C/Ш (P) як 

залежність від функції зміщення частоти (ε) для оптичної-OFDM (ФМ-4; 256-

піднесучих) 

З рис. 1.10 встановлюємо погіршення С/Ш в околі значень BER=10-3 в 

наслідок зміщення частоти. Для підтримання значення погіршення С/Ш 

нижче 1 дБ, помилку зміщення частоти ε потрібно підтримувати на рівні 0.06 

і нижче ≈0,07. 

Тепер зосередимось на фазовому шумі. Запишемо рівняння 1.14 для 

цього випадку: 
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(1.30) 

 

Введемо параметр , де φ0 - загальна фазова помилки. 

Використовуємо формули (1.30) та (1.13) отримаємо:  

                 (1.31) 

 

де  - прийнятий інформаційний символ за підсумками локалізації фазової 

помилки.  

Спостерігаємо наступні ефекти які супроводжують фазовий шум. По-

перше, φ0 здійснює повертання сузір’я констеляційної діаграми. По-друге, 

виникають МкЗ. Для оцінювання впливу фазового шуму опишемо складову 

яка описує фазовий шум вінеровським поцесом згідно з рівнянням [19]: 

=2                                        (1.32) 

де E[] – позначення усереднення за ансамблем; β – ширина лінії лазеру за 

рівнем 3дБ (враховувалась ширина лінії лазера на передавальному і 

приймальному боці).  

Якщо позначити  де α і ξ залишкові амплітудні значення 

шуму для відповідного OFDM-символу тоді для відношення C/Ш отримаємо: 

                                                    (1.33) 

де α2 і σ2
k - відповідно дисперсія сигналу і шуму гаусівського каналу для k – 

тої піднесучої, а n2
P - дисперсія шуму, включаючи МкЗ і флуктуацію 

амплітуди .  

Таким чином погіршення C/Ш або зниження порівняно із системою без 

фазового шуму у дБ, буде становити: 

             (1.34) 
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Якщо врахувати вираз для ширини лінії лазера β і вираз для α, 

отримаємо вираз для δp[дБ]: 

                                            (1.35) 

                                               (1.36) 

 

Аналіз рівняння (1.36) дозволяє зробити наступні висновки. Вплив 

фазового шуму на сигнал в оптичних-OFDM каналах обумовлюється 

наявним тривалим символьним періодом Tc в порівнянні з передачею сигналу 

на одній несучій. Крім того, і це ми покажемо далі в дипломній роботі, при 

збільшенні порядку модуляції оптична-OFDM стає більш чутливою до 

фазового шуму, що спонукає для протидії підвищення C/Ш. На рис. 1.11 

представлено результати оцінювання зміни відношення C/Ш залежно від 

ширини лінії в оптичних-OFDM для випадку застосування в каналі сигналів 

типу ФМ-4 та КАМ-16.  

 

Рисунок 1.11 – Графік зміни відношення C/Ш (P) залежно від ширини 

лінії в оптичних-OFDM для випадку застосування в каналі сигналів типу 

ФМ-4 та КАМ-16 
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З графіків на рис. 1.11 встановлюємо, що у випадку застосування у 

оптичній-OFDM системі сигналів типу ФМ-4 щоб обмежити вплив фазового 

шуму на рівні нижче 1 дБ, добуток βTс має бути нижче 0,01. Крім того, для 

сигналів типу КАМ-16, тобо у випадку використання модуляції більш 

високого порядку, вимоки до βTс посилюються, зокрема для випадку 

представленого на рис. 1.11 маємо значення наближене до 0,0025. Таким 

чином, для систем КО-OFDM ширина лінії оптичного квантового генератора 

є критичним параметром, особливо при переході до модуляції високого 

порядку. 

 

1.4 Висновки 

- для систем КО-OFDM оптимальний детектор для кожної піднесучої 

може використовувати фільтр, який відповідає формі сигналу піднесучої або 

корелятор, що узгоджений з піднесучою; 

- для систем КО-OFDM можна генерувати і демодулювати велику 

кількість ортогональних піднесучих, не використовуючи складні 

радіочастотні генератори і фільтри;  

- з ціллю усунення МкЗ та МЗ, які обумовлені дисперсійними 

процесами у каналі з КО-OFDM, використовується конструкція яка 

називається ЦП; 

- оптична спектральна ефективність у 3,6 біт/с/Гц, може бути досягнута 

якщо для кожної піднесучої КО-OFDM використовується квадратурна фазова 

ФМ4; 

- практична реалізація систем КО-OFDM характеризується тим, що 

оптична спектральна ефективність буде знижена через необхідність 

достатньої захисної смуги між каналами WDM, враховуючи частоту лазера 

та наявність її дрейфу приблизно у 2 ГГц; 
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- дрейф частоти лазера в каналах WDM для систем КО-OFDM можна 

усунути, прив'язавши всі лазери до загального оптичного стандарту, 

наприклад за технологією “оптичний гребінець”, а отже безпосередньо 

використовуючи частотні тони з оптичного гребінця;  

-  внаслідок  нелінійнійності ОВ для КО-OFDM  є важливим контроль 

ВППС. На значення ВВПС може впливати коефіцієнт передискретизації ν. 

Передискретизований сигнал можна використати для отримання точного 

значення ВВПС; 

-  з точки зору оптичних-OFDM систем наявність фазового шуму 

особливо важлива так як існує фазовий шум лазера значення якого досить 

істотне. В цьому контексті лазер в оптичній-OFDM системі є критичною 

проблемою, особливо для використання багатопозиційних сигналів із 

сузір'ям високого порядку; 

- при збільшенні порядку модуляції оптична-OFDM стає більш 

чутливою до фазового шуму, що спонукає до протидії підвищення C/Ш; 
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РОЗДІЛ 2 

МАТЕМАТИЧНІ МОДЕЛІ ПРОЦЕСІВ ФОРМУВАННЯ ТА ОБРОБКИ 

СИГНАЛІВ У ОПТИЧНИХ ТЕЛЕКОМУНІКАЦІЯХ З КО-OFDM 

2.1 Розробка схеми когерентної обробки сигналів КО-OFDM 

Загальна синтезована схема КО-OFDM може бути представлена рис. 2.1.    

 

Рисунок 2.1 – Функціональна схема КО-OFDM з подвійною 

конвертацією сигналів: ЗДПФ – блок зворотного перетворення Фур’є; ЗІ – 

блок утворення захисного інтервалу; ЦАП/АЦП – блоки цифро-аналогового та 

аналого-цифрового перетворення; ФНЧ – фільтри низьких частот; ЛД- 

лазерний діод; М-ЦМ – модулятор Маха-Цендера [20, 21]; 90° - фазообертач; 

ФД – фотодіод; ДЧ/КВ – дійсна та квадратурна складова сигналу; РЕ/УЧ – 

реальна та уявна частина сигналу 

Така схема сформована з п’яти основних функціональних блоків: 

передавач, частотний перетворювач який призначено для перенесення частоти 

з радіочастотного діапазону у оптичний (РОП), оптична лінія зв’язку, 

перетворювач (конвертер) який здійснює зворотне перетворення – пониження 
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частоти (КПЧ) з перенесенням її з оптичного діапазону до радіочастотного 

спектру та приймач. 

Загальна концепція перетворень які відбуваються у схемі 2.1 наступна. 

У передавачі OFDM вхідні цифрові дані спочатку перетворюються з 

послідовного на паралельний бітовий масив, що складається з Nіс 

інформаційних символів, кожен з яких може містити кілька бітів для 

кодування. Такі інформаційні символи відображаються у двовимірному 

комплексному сигналі cki, (використовується код Грею). В такий інтерпретації 

індекси cki будуть відповідати послідовності піднесучих і блоків OFDM. Далі, 

шляхом ЗДПФ утворюється OFDM-сигнал у часовій області. Для врахування 

дисперсійних явищ введено ЗІ. Отримаємо сигнал основної смуги наступної 

математичної форми: 

𝑆𝐴(𝑡) = ∑ ∑ 𝑐𝑘𝑖 ∏(𝑡 − 𝑖𝑇𝑐)𝑒−𝑖2𝜋𝑓𝑘(𝑡−𝑖𝑇𝑐)𝑘=𝑁іс/2

𝑘=−
𝑁іс

2
+1

+∞
−∞  ,                       (2.1) 

𝑓𝑘 =
𝑘−1

𝑡𝑐
 ,                                                        (2.2) 

∏(𝑡) = {
1, (−∆зі< 𝑡 ≤ 𝑡𝑐)

0, (𝑡 ≤ −∆зі, 𝑡 > 𝑡𝑐) 
 .                                     (2.3) 

 

де cki – інформаційний символ на k-тій піднесучій, fk – частота k-тої піднесучої; 

Nіс – кількість піднесучих; Тс , ∆зі та 𝑡𝑐 – відповідно представляють період 

символу, тривалість захисного інтервалу і період спостереження; П(t) – 

представляє собою прямокутну форму імпульсу символу OFDM. Збільшення 

форми імпульсу у часовому інтервалі [−∆зі, 0] згідно до (2.3) описує 

розміщення ЦП (ЗІ). 

Далі під час перетворень згідно до 2.1 цифровий сигнал перетворюється 

в аналаговий (ЦАП) і відфільтровується (ФНЧ). Базовий OFDM-сигнал 

додатково перетворюється в радіочастотну смугу з допомогою IQ (ДЧ/КВ) 

змішувача. Підвищуючий КПЧ перетворює базовий сигнал в оптичну область 

з використанням оптичного модулятора який являє собою дві пари модулятора 
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типу М-ЦМ, з використанням фазообертача на 90 градусів. Тоді для описаної 

області напишемо наступну математичну модель: 

𝑊(𝑡) = 𝑒−𝑖(𝜔ЛД1𝑡+𝜑ЛД1)𝑆𝐴(𝑡) .                                       (2.4) 

де 𝜔ЛД1, 𝜑ЛД1 відповідно кутова частота і фаза лазерного діода передавача. 

Перетворений з підвищенням частоти згідно до (2.4) сигнал 𝑊(𝑡) 

проходить через оптичне середовище яка характеризується імпульсною 

характеристикою h(t) і отриманий оптичний сигнал можна представити як: 

𝑊/(𝑡) = 𝑒−𝑖(𝜔ЛД1𝑡+𝜑ЛД1)𝑆𝐴(𝑡) ⊗ ℎ(𝑡)  .                                 (2.5) 

де ⊗ означає згортку. 

Сформований оптичний сигнал типу OFDM да подається на КПЧ-

перетворювач де перетворюється на радіочастотний еквівалент. На рис. 2.1 

представлено архітектуру прямого КПЧ в якому ПЧ близька до постійного 

струму. Таким, чином представимо аналітично сигнал постійного струму 

утворений шляхом пониження частоти: 

𝑢(𝑡) = 𝑒−𝑖(∆𝜔ЛД𝑡+∆𝜑)𝑢0(𝑡),   𝑢0(𝑡) = 𝑆𝐴 ⊗ ℎ(𝑡)                              (2.6) 

∆𝜔ЛД = 𝜔ЛД1 − 𝜔ЛД2,   ∆𝜑 = 𝜑ЛД1 − 𝜑ЛД2                                (2.7) 

У радіочастотному OFDM-приймачі перетворений зі зниженням частоти 

OFDM-сигнал близький до постійного струму спочатку дискретизується за 

допомогою АЦП. Потім сигнал повинен пройти наступні три рівні складної 

синхронізації [11], перш ніж можна буде ухвалити рішення про символ: 

1) Віконна синхронізація [11] за ДПФ яка потрібно для уникнення 

міжсимвольних завад; 

2) Безпосередньо частотна синхронізація з метою оцінки та мінімізації 

- ∆𝜔ЛД; 

3) Поновлення піднесучих яке супроводжується оцінкою та 

компенсацією кожної піднесучої.  



 38 

У випадку вдалого завершення частотної і віконної синхронізації за 

ДПФ через вибіркові значення для приймача OFDM отримаємо: 

𝑢𝑘𝑖 = 𝑒𝜑𝑖𝐻𝑘𝑖𝑐𝑘𝑖 + 𝜉𝑘𝑖 .                                             (2.8) 

де 𝑢𝑘𝑖 – прийнятий інформаційний символ; 𝜑𝑖 – фаза OFDM-символу; Hki – 

передаточна функція каналу у частотній області; 𝜉𝑘𝑖  – випадковий шум. 

Після оцінки рівня шуму і передаточної функції каналу, можна оцінити 

cki наступним чином: 

𝑐̂𝑘𝑖 =
𝐻𝑘𝑖

∗

|𝐻𝑘𝑖|2
𝑒−𝑖𝜑𝑖𝑢𝑘𝑖 .                                               (2.9) 

де 𝑐̂𝑘𝑖 – оцінка яка використовується з метою визначення символу який надалі 

буде відображатись на найближчу точку сузір’я під час поновлення вихідного 

переданого цифрового бітового потоку.  

 

2.2 Особливості функціонування підсистеми модулятора оптичної 

несучої 

Рисунок 2.2 містить загальну схему модулятора М-ЦМ. Проведемо 

математичний опис базисних складових поля М-ЦМ [20]. 

 
tнjtjtj

iвих eeeEtE
ω)(2)(1 )(5,0)(

 
+= .                                   (2.10) 

де 1  та 2  зсуви по фазі які пов’язані із впливом ефекту Поккельса.; 
нω  - 

оптична несуча.  

Представимо вираз 1  та 2  наступним чином: 

)(
π

)(
λ/2

tU
U

t ii = ; 2,1=i ,                                          (2.11) 

де складова 
λ/2/π U  – описує фазові зрушення під дією керованого сигналу, λ/2U  

– напруга яка діє на відрізок світловоду з метою повороту фази сітлової хвилі 
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На рис. 2.11 (та 2.12) представлена сформована схема у середовищі 

MATLAB для визначення основних характеристики систем формування і 

обробки сигналів. 

Процес дослідження за схемами 2.11 та 2.12 супроводжувався 

використанням номенклатури стандартизованих параметрів оптичних ліній 

зв’язку [17]. З цією метою було використано математичну модель лінії яка 

описується моделлю фільтру із СФ. Отже, в такий конфігурації для побудови 

математичної моделі оптичної лінії зв’язку в кваліфікаційній роботі враховано 

факт затухання потоку сигналу при розповсюдженні вздовж тривалості лінії за 

експоненційним законом: 

  

lfDjefG λ)λ(π)( −= ,                                         (2.20) 

 

де )λ(D  – показник дисперсії лінії; λ  та f  – значення довжини хвилі на 

частоти.  

За схемою яка зображена на рис.2.11 сформований сигнал цифрової 

модуляції після ДПФ надходить до оптичного каналу (мат модель описана 

формулою 2.20), а далі виконується процедура ЗДПФ. Зокрема така 

математична концепція дозволяє провести опис процесу розповсюдження 

оптичного сигналу вздовж лінії оптико-волоконного типу із врахування 

надважливого параметру, а саме її дисперсії. Для дослідження в 

кваліфікаційній роботі були використані параметри дисперсії хроматичного 

типу )λ(D  коли λ=1.55 мкм. Решту параметрів обумовлено згідно директив 

ITU-TG.625 [23]: дисперсія хроматичного типу – від плюс 17 до 18 пс/нм*км; 

довжина оптичного каналу зв’язку – 100 км з рівнем пригнічення 0.35 дБ/км. 

Схема на рис. 2.11 містить низку Subsystems які призначено для реалізації 

кодування, модуляції, демодуляції. В процесі симуляції схеми отримано 

характерні характеристики які представлено на рис. 2.13 -2-17. 



 49 

Рисунок 2.14 – Сузір’я сформоване 

при передачі сигналів типу DQPSK  

Рисунок 2. 15 - Сузір’я сформоване 

при передачі сигналів типу 8PSK 

 

Рисунок 2.16 – Eye Diagram (Око-діаграма0 DQPSK отримана за результатами 

експерименту 

 

Рисунок 2. 17 – Графіки для оцінювання завадостійкості сигналів типу  

DQPSK(ФМ4) та 8PSK(ФМ8) 
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Важливий процес локалізації зміни фази оптичної несучої шляхом її 

вирівнювання. Такий процес важливий з точки зору якісного виділення 

квадратурних компонент I і Q комплексної огинаючої. 

У випадку наявності ХД математичну модель процесів які 

супроводжують стан оптичного каналу (ОК) представимо наступною 

формулою: 

 

)ω()ω()ω( XGY = .                                              (2.21) 

 

де )ω(G  - функція яка враховує стан ОК під дисперсійним впливом; )ω(X  - 

Фур’є-спектр сигналу на вході. 

З метою компенсації ХД проводимо процес цифрової фільтрації )ω(Y  

компенсуючою системою яка описується передаточною функцією типу 

)ω(1−G . Тоді отримаємо на виході компенсатора: 

 

)ω()ω()ω()ω( 1 XYGZ == − .                                      (2.21) 

 

Для підтвердження описаних вище математичних моделей в 

кваліфікаційні роботі досліджувалась когерентна оптична система з сигналами 

типу QPSK=ФМ-4 проведенням математичного моделювання в середовищі 

MATLAB. 

Під час проведення досліджень використано наступні параметри – 

робоча швидкість передачі - 100 Гбіт/c, рівень набутої ХД – 7x104 пс/нм. 

Отримана експериментальна дальність передачі без застосування 

регенераційних механізмів та використанні засобів усунення дисперсійних 

впливів – 1x103 км. Запас завадостійкості (у відношенні OSNR до 5дБ). Було 

проведено моделювання у C-вікні з 50ГГц кроком розміщення піднесучих в 

сітці.  
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Рисунок 2.20 – Підсистема генерування та формування сигналів Signal Unit 

та Coder  

 

 

Рисунок 2.21 – Підсистема проведення кодування 
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Рисунок 2.22 – Підсистема формування несучих  

 

 

 

Рисунок 2.23. – Підсистема формувача ФМ-8 на основі двох QPSK=ФМ4 

схем (відповідно до рис. 2.10) 
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Рисунок 2.24 – Підсистема для формування ФМ4  

 

Рисунок 2.25 – Підсистема ФМ8 – демодулятора  

 

На рис. 2.26 представлено дослідження застосування схеми компенсації 

ХД на завадостійкість передачі сигналів QPSK (ФМ4). 

 

Рисунок 2.26. Графіки завадостійкості оптичної системи зв’язку за різних 

умов реалізації компенсатора ХД для QPSK: ОВСШ – 20 дБ; Ширина лінії ОКГ 

– 1МГц. 
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Проводилось дослідження оптичного каналу зв’язку (використовували 

концепцію CРК [26]) і рознесенням каналів в у 100ГГц, використовували 

поляризаційний мультиплексор для утворення сигналів QPSK із швидкістю 

потоку 120 Гбіт/c та демодулятор когерентного типу. Використовували 

сигнальний процесор з метою усунення фазових перекручень та мінімізації 

впливу поляризаційної і хроматичної складової дисперсійних впливів. 

Зокрема, був застосований п’яти-ланковий фільтр з кінцевою імпульсною 

характеристикою (КІХ) для локалізації поляризаційних перекручень, та для 

локалізації хроматичної дисперсії використали КІХ-фільтруючи комбінацію в 

який програмно змінювалась кількість виводів Nt. 

На рис. 2.27 представлено результати оцінювання впливу фазових шумів 

на сузір’я сигналу типу QPSK при обробці на приймальному боці. 

 

а                                                               б 

Рисунок 2.27 - Сузір’я сигналу типу QPSK при обробці на приймальному 

боці: а – Ns=3; б - Ns=13 (НЧ сигнал = 20МГц) 

Для мінімізації впливу фазових шумів додатково застосовували 

інтерполяційні фільтри за структурою Лагранжа-Фароу [27] та з цією метою 

проводили усереднення для очікуваних фазових перекручень для Ns – 

кількості символів (рис. 2.28). Результат оцінки рівня впливу структури КІХ 

фільтра на дисперсію хроматичного типу представлено рис. 2.26. 
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На рис. 2.29 результати оцінки поляризаційних перекручень на сузір’я 

QPSK та виникаючої групової затримки за підсумками дії поляризаційних 

перекручень. 

 

Рисунок 2.28 - Оцінка мінімізації впливу фазових шумів від кількості 

імпульсів які піддавались усередненню Ns: ОВСШ = 20 дБ, стандартне 

одномодове оптичне волокно (СООВ) - 50 км 

 

а       б 

Рисунок 2.29 - Оцінки поляризаційних перекручень на сузір’я QPSK та 

виникаючої групової затримки за підсумками дії поляризаційних перекручень: 

а – поляризаційні перекручення у 20°; б – наявність поляризаційних 

перекручень та 9-ти пс диференційної групової затримки 
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2.5 Висновки 

 

- проведено математичний опис принципів генерації сигналів цифрової 

маніпуляції для оптичних каналів зв’язку; 

- представлено схемні рішення генеруючих пристроїв на основі 

модуляторів електрооптичного типу за структурою М-ЦМ. 

- синтезовано MATLAB схеми з цифровими методами маніпуляції 

QPSK=ФМ4 та 8PSK=ФМ-8; 

- проведено порівняння завадостійкості сигналів QPSK=ФМ-4 та 

8PSK=ФМ8 до впливу перекручень при передачі по оптичним лініям зв’язку 

(ЕВК=3 дБ для QPSK=ФМ-4 у випадку рівня BER=10e-7) 

- запропоновані схемотехнічні рішення щодо побудови схеми 

когерентного приймача з цифровою маніпуляцією в умовах поляризаційних та 

фазових перекручень та спотворень; 

- доведена можливість здійснення локалізації хроматичної складової 

дисперсійних ефектів при використанні системи компенсації на основі 

цифрового фільтра із зворотною до каналу передавальною функцією.  
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РОЗДІЛ 3 

МЕТОД ФОРМУВАННЯ ОПИТИЧНИХ-OFDM СИСТЕМ ІЗ КОДАМИ 

ПРЯМОГО ВИПРАВЛЕННЯ ПОМИЛОК 

3.1 Специфіка застосування кодів з прямим виправленням помилок 

для КО-OFDM 

Як показують описані в попередніх розділах кваліфікаційної роботи 

результати, а також змістовний аналіз опрацьованих літературних джерел [28, 

29] концепція КО-OFDM - це ефективний підхід до боротьби з МзМ, що 

виникають через хроматичні складові дисперсії та поляризаційної модової 

дисперсії (ПМД). Якщо захисний інтервал обрано більшим ніж загальний 

розкид затримки який виникає внаслідок появи хроматичної дисперсії (ХД) та 

максимальної диференціальної групової затримки (ДГЗ) то з таким явищем як 

МЗМ можна успішно боротись. Потрібно наголосити, що наявність 

чотирихвильового змішування (ЧХ) [21] між різними піднесучими та його 

взаємодія з ХД та ПМД призведе до різного впливу на певні піднесучі. В цьому 

зв’язку важливим є те, як показують дослідження, у випадку якщо більшість 

піднесучих не містять помилок, все рівно у загальному коефіцієнті бітових 

помилок (КБП-BER) буде відчуватись домінування КПБ якій зумовлений 

найгіршими (з точки зору кількості помилок) піднесучими. Отже для 

уникнення такої проблеми, необхідно використати концепцію прямого 

виправлення помилок (ПВП-FEC). Удосконалені схеми ПВП необхідні для 

забезпечення продуктивності за КБП для системи КО-OFDM яка визначається 

середньою потужністю прийнятого сигналу.  

Таким чином, в представленому розділі кваліфікаційної роботи потрібно 

розв’язати наукову задачу яка торкається розробки методик адаптації 

передових концепцій кодів з ПВП для КО-OFDM систем. Розв’язок такої 

задачі повинен включати математичне обґрунтування, формат схемотехнічних 
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рішень та безпосередньо результати досліджень із запропонованими 

сигнально-кодовими конструкціями (СКК) кодів ПВП для КО-OFDM. 

Розгляд специфіки застосування СКК до КО-OFDM почнемо з того, що 

сучасні систем оптичного зв'язку загалом є стандартизованими Міжнародним 

союзом електрозв'язку (ITU). Така стандартизація передбачає використання 

певного набору кодів: каскадні коди Бозе-Чаудхурі-Хоквенгема (БЧХ) та Ріда-

Соломона (РС) [30, 31]. Наприклад код РС(255, 239) використовувався в 

широкому спектрі система дальнього зв'язку і звичайно вважається першим 

поколінням кодів ПВП. Схеми ПВП (БЧХ, РС, згорткові коди (ЗК) тощо) 

можуть бути об'єднані для розробки більш потужних схем ПВП, наприклад 

РС(255, 239) та РС(255, 233). Декілька класів каскадних кодів (КК) досить 

детально визначені в ITU-T G975.1 [32]. Різні схеми КК, такі як КК утворений 

з двох РС кодів або каскадна конструкція з РС і ЗК звичайно розглядаються як 

друге покоління кодів ПВП. Однак в останні роки ітеративно-декодовані коди, 

такі як турбокоди (ТК) і коди LDPC (низької щільності перевірок на парність) 

складають базову основу концепції ПВП. Зокрема низка дослідників в своїх 

роботах показали [33-35], що ітеративно-декодовані коди LDPC 

перевершують коди ТК за продуктивністю КБП. Отже нижче в розділі 

кваліфікаційної роботи є доцільним сконцентруватись саме на LDPC-кодах 

так як вони є працездатним і привабливим вибором для схеми ПВП в системі 

оптичної передачі із швидкістю в десятки та сотні Гбіт/с. Зауважмо, що м'які 

ітеративно-декодовані коди, ТК і коди LDPC, можна вже віднести до третього 

поколінням ПВП. 

Кодування з узагальненою перевіркою низької щільності перевірок на 

парність (G-LDPC) покращує загальні характеристики кодів LDPC. Прийнято 

розглянуто два класи кодів G-LDPC: випадкові та структуровані коди G-

LDPC. Потрібно наголосити, що продуктивність за енергетичним виграшом 

кодування (ЕВК) для таких кодів може бути досягнути за рахунок 

використання довгих двійкових конструкцій G-LDPC, що в підсумку призведе 
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до неприйнятної затримки у їх обробці схемою декодера. З іншого боку, 

оптимізований вибір кодів високого порядку в кінцевому рахунку може 

забезпечити необхідний ЕВК навіть для кодів із структурою помірних довжин. 

Враховуючи той факт, що більшість сучасних волоконно-оптичних 

систем зв’язку використовують модуляцію інтенсивності проведемо розробку 

кодованої оптичної системи зв’язку КО-OFDM з прямим виявленням. 

3.2 Математичні моделі опису G-LDPC кодів для оптичних 

телекомунікацій 

Формат LDPС-кодів був запропонований ще 1960-му році Галагером як 

формат лінійних блокових кодів особливістю яких полягає в тому, що їх опис 

реалізується через матрицю перевірки парності з низькою щільністю 

одиничних станів [36]. В ті часи такі коди не були затребувані на високому 

рівні внаслідок відсутності потужних обчислювальних алгоритмів і засобів. 

Зараз квазіциклічні LDPC коди, поряд з полярними кодами - основа 

формування телекомунікаційних мереж 5-го та 6-го покоління [37]. Концепція 

ітеративного декодування таких кодів ґрунтується на алгоритмі суми-добутків 

(SPA) і по продуктивності наближається до межі Шеннона на 0,0045 дБ. Крім 

того, наявна низька складність яка притаманна декодеру такого коду створює 

міцне підґрунтя для його використання в різних високошвидкісних додатках і 

зокрема таких як оптичний зв'язок. Звичайним кодом LDPC прийнято називати 

код який сформовано на основі матриці перевірки парності яка має низьку 

щільність та сталу кількість одиничних станів порядкову і у кожному 

стовпчику [38]. 

Графічне представлення кодів LDPC, відоме у формі дводольного графа 

(Таннера). Дводольний граф (Таннера) - це граф, вузли якого можуть бути 

розділені на два класи (змінні та перевірочні вузли) і в якому ненаправлені 

ребра можуть з'єднувати тільки два вузли, що не належать одному й тому 

класу. Граф коду Таннера будується за таким правилом: перевірочний 
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(функціональний) вузол c з'єднаний зі змінним (бітовим) вузлом v кожного 

разу, коли елемент hcv в перевірочній матриці H дорівнює 1. Отже, існує m =n-

k перевірок перевірочних вузлів та n змінних вузлів. Розглянемо матрицю H 

коду LDPC наступної конфігурації:  

Н = |

1 0 1 0 1 0
1 0 0 1 0 1
0 1 1 0 0 1
0 1 0 1 1 0

|                                             (3.1) 

 

Перевірка при декодуванні для кодового слова за формою v=[v0 v1,…..,vn-

1] виконується за наступними математичними конструкціями: 

- с0 : v0 + v2 + v4 =0 (mod2); 

- с1 : v0 + v3 + v5 =0 (mod2); 

- с2 : v1 + v2 + v5 =0 (mod2); 

- с4 : v1 + v3 + v4 =0 (mod2); 

На рис. 3.1 представлено дводольний граф коду (Таннера), причому 

круги відображають вузли змінних бітів, а квадрати – вузли функцій перевірки 

тобто перевірочні вузли.  

 

Рисунок 3.1 – Конструкція дводольного графу 

Отже, для рівняння с0 приймаються до уваги вузли v0, v2 та v4 які 

підключено до перевірочного вузла c0. Замкнений шлях у дводольному графі, 

що складається з l-ребр і замикається сам на себе і називається циклом 
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довжини - l. Найкоротший цикл у дводольному графі називається обхватом. 

Обхват впливає на мінімальну кодову відстань LDPC-кодів та корелює 

логарифмічну функцію правдоподібності (LLR) і тим самим впливаючи на 

процес декодування. Використання LDPC-кодів з великим обхватом є кращим, 

оскільки великий обхват збільшує мінімальну кодову відстань і декорелює 

зовнішню інформацію в процесі декодування. 

З метою полегшення синтезу високошвидкісних кодів використаємо 

регулярні СКК. З цією метою для опису вузлів задіємо поліноміальні 

розподіли ступенів λ(x) і β(x) для відповідних вузлів v і c: 

 

𝜆(𝑥) = ∑ 𝜆𝑑𝑥
𝑑−1𝑑𝑣

𝑑=1                                                 (3.2) 

𝛽(𝑥) = ∑ 𝛽𝑑𝑥
𝑑−1𝑑𝑐

𝑑=1                                                 (3.3) 

 

де 𝜆𝑑 та 𝛽𝑑 використано для позначення частки ребр які з'єднані з вузлами 

ступеня dv та вузлами ступеня c відповідно, а dv та dc позначають максимальні 

ступеня вузлів v та c. 

Використавши границю Таннера для мінімальної кодової відстані можна 

записати наступний вираз [34]: 

 

𝑑 ≥ {
1 +

𝑠

𝑠−2
((𝑠 − 2)

⌊
𝑞−2

4
⌋ 
− 1) ,

𝑞

2
= 2𝑚 + 1

1 +
𝑠

𝑠−2
((𝑠 − 2)

⌊
𝑞−2

4
⌋ 
− 1) + (𝑠 − 1)

⌊
𝑞−2

4
⌋
,
𝑞

2
= 2𝑚

                      (3.4) 

 

де q і s позначено обхват кодового графу і вагу стовбця, а d - мінімальна кодова 

відстань; ⌊ ⌋ - означає найбільше ціле число, яке менше або дорівнює 

зазначеній кількості. 

Структуровані LDPC-коди, які нами обрано для дослідження, належать 

до класу квазіциклічних (QC) кодів, також відомих як матричні коди або 
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циркулярні коди. Їх контрольна матриця парності може бути представлена 

наступним чином: 

Н = |
|

𝑌 𝑌 𝑌 … 𝑌
𝑌 𝐺𝑢[1] 𝐺𝑢[2] … 𝐺𝑢[𝑐−1]

𝑌 𝐺2𝑢[1] 𝐺𝑢[2] … 𝐺2𝑢[𝑐−1]

… … … … …
𝑌 𝐺(𝑠−1)𝑢[1] 𝐺(𝑠−1)𝑢[2] … 𝐺(𝑠−1)𝑢[𝑐−1]

|
|                          (3.5) 

  

де Y є p х p (p є простим числом) - одинична матриця; 𝐺 дорівнює p х p – 

матриця перестановок: 

𝐺 = |
|

0 1 0 0 … 0
0 0 1 0 … 0
… … … … … …
0 0 0 0 … 1
1 0 0 0 … 0

|
|                                                 (3.6) 

 

де s та с – представляють собою кількість стрічок та стовпців у рівнянні (3.5). 

Набір цілих чисел u повинен бути ретельно обраний з набору {0,1,….,p-1} 

таким чином, що б уникнути циклів короткої довжини у дводольному графі 

Таннера (3.5). 

Кодова швидкість визначається виразом: 

𝑅 ≥ 1 −
𝑠

𝑛
                                                               (3.7) 

 

де s – означає кількість використаних елементів з u; параметр n визначається 

бажаною кодовою швидкістю R0 за допомогою виразу: n = s/(1-R0)). 

Тепер торкнемось питань декодування LDPC-кодів. Для декодування 

будемо використовувати алгоритм суми-добутків (Д-С) із введенням 

коригувального члена (англ. Sum-Prod). Суть алгоритму зводиться до 

обчислення розподілу змінних для визначення апостеріорної ймовірності (AЙ-

APP (рис.3.2)) біта vi кодового слова, яке представимо як v = [v0 v1, ... , vn-1], і 

яка має дорівнювати 1-ці для заданого вектору y=[yo y1, …,y n-1]. Таким чином, 
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така схема ітеративного декодування використовує передачу бітів 

повідомлення з одного боку і у зворотній бік між описаними на рис. 3.1 

вузлами с та v на краях з метою оновлення оцінки розподілу.  

 

Рисунок 3.2 – Функція апостеріорної ймовірності з vi , шум 𝜎 = 0,15 

Такий процес більш детально можна описати наступним порядком: 

алгоритм Д-С відображає ітеративну схему декодування. Кожна ітерація в цій 

схемі обробляється за дві напівітерації. Перша половина включає вузол v, який 

обробляє отримане повідомлення та надсилає вихід до підключених до нього 

вузлів c. Друга половина - включає вузол c, який обробляє отримане 

повідомлення та надсилає вихідні дані назад до підключених до нього вузлів 

v.  

На рис. 3.2 представлено описані вище першу і другу частини алгоритму.  

На схемі рис. 3.2 повідомлення спрямовано від вузла v0 на вузол с2. В 

такій конфігурації v0 збирає інформацію із каналу y0 і доповнює її інформацією 

з c0 та c1 для її надсилання до с2.  Такий процес можна назвати процесом збору 

зовнішньої інформації оскільки інформація з с2 до уваги наприймається. В 

такий конфігурації ймовірність такого повідомлення позначимо так: Pr(v0 = 

b|y0) де b∈{0, 1}. 
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а                                            б 

Рисунок 3.3 – Схеми до пояснення алгоритму декодування 

Далі, на рис. 3.2 б, представлено процес відправки повідомлення з вузла 

c0 до v1 , тобто відправляється зовнішня інформація до v1. Таке повідомлення 

буде містити ймовірність яка задовольняє y. 

Наступним кроком алгоритму є обчислення апостеріорної ймовірності і 

далі функції правдоподібності наступного типу: Pr(vi|y) та z(vi)= Pr(vi=0|y)/ 

Pr(vi=1|y). Тоді логіку прийняття рішення за алгоритмом можна відобразити 

так: якщо z(vi)>1 приймається рішення щодо формування на виході 0-вого 

рішення і навпаки – якщо z(vi)<1 то приймається рішення на користь 1-чного 

стану. Логарифмічна версія алгоритму замінює Д-С на логарифмічне 

відношення функції правдоподібності (ЛФП-LLR) яка остаточно буде містити 

лише математичні операції додавання і дозволить отримати представлення 

результату кінцевою точністю. Для логарифмфчної форми маємо: z(vi) ⟶ 

Z(vi), а привило прийняття рішення буде таким: Z(vi)>0 – приймається рішення 

на користь – 0, навпаки коли Z(vi)<0 – на користь 1-ці. 

Основний вираз для логарифмічної функції правдоподібності для 

довільного каналу наступний: 

 

𝑍(𝑣𝑖) = 𝑙𝑜𝑔 (
Pr (𝑣𝑖=0|𝑦𝑖)

Pr (𝑣𝑖=1|𝑦𝑖
)                                          (3.8) 
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Для інших, визначених каналів отримаємо: 

- бінарний (двійковий) симетричний канал (ДСК): 

𝑍(𝑣𝑖) = (−1)
𝑦𝑖𝑙𝑜𝑔 (

1−𝜇

𝜇
)                                          (3.9) 

- АГБШ канал: 

𝑍(𝑣𝑖) = 2
𝑦𝑖/𝜎2                                                 (3.10) 

- бінарний асиметричний канал БА-АГБШ: 

𝑍(𝑣𝑖) = 𝑙𝑜𝑔 (
𝜎1

𝜎0
) −

(𝑦𝑖−𝜌0)
2

2𝜎0
2 +

(𝑦𝑖−𝜌0)
2

2𝜎1
2                                  (3.9) 

 

де 𝜇 – ймовірність помилки у ДСК, 𝜎2 – дисперсія гаусівського розподілу, 𝜌𝑖 

та 𝜎𝑖
2 – представляють собою середнє значення і дисперсію гаусівського 

процесу яка відповідає 0-вим та 1-ним бітам для БА-АБГШ.   

Далі виконуються перевірки парності: 

𝑍(𝑠𝑖𝑗) = 𝑍( ∑ 𝑏𝑖
/

𝑖/𝜖
𝑉𝑗

𝑖
⁄

) = 𝑍(… . .⊕ 𝑏𝑘⊕𝑏𝑙⊕𝑏𝑚⊕𝑏𝑛… . )                (3.10)

=. . . 𝑍𝑘⊞𝑍𝑙⊞𝑍𝑚⊞𝑍𝑛⊞ 

 

де ⊕ - описує операцію mod2; ⊞ - описує операцію попарного обчислення: 

 

𝑍𝑘⊞𝑍𝑙 = 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑍𝑘)𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑍𝑙)min(|𝑍𝑘|, |𝑍𝑙|) + 𝐹(𝑍𝑘, 𝑍𝑙)  та 

𝐹(𝑍𝑘, 𝑍𝑙)=log(1 + 𝑒
−|𝑍𝑘+𝑍𝑙|) − log(1 + 𝑒−|𝑍𝑘−𝑍𝑙|) 

 

Потрібно наголосити, що в такий інтерпретації доданок 𝐹(𝑍𝑘, 𝑍𝑙) буде 

виконувати роль (анонсованого вище в тексті розділу кваліфікаційної роботи) 

коригуючого члену який може бути реалізований у виді пошукової таблиці. 

Далі, після обчислення 𝑍(𝑠𝑖𝑗) відбувається обновлення: 
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𝑍(𝑔𝑖𝑗) = 𝑍(𝑣𝑖) + ∑ 𝑍(𝑠𝑗/𝑖)𝑗/∈𝐶𝑖
𝑗⁄

                              (3.11) 

 

𝑍(𝑇𝑖) =  𝑍(𝑣𝑖) + ∑ 𝑍(𝑠𝑗𝑖)𝑗/∈𝐶𝑖
                               (3.12) 

 

і остаточне рішення виноситься з нерівностей: 

 

𝑣̂𝑖 = {
1, 𝑍(𝑇𝑖) < 0 

0, для інфших випадків
                            (3.13) 

 

Робимо перевірку щодо виконання синдромного рівняння: 𝑣̂𝑖𝑯
𝑇 = 0 (тут 

Т означає операцію транспонування). Якщо фіксуємо виконання синдромного 

рівняння для усіх i або якщо досягнута максимальна кількість ітерацій – 

зупиняємось. В противному випадку робимо перерахунок (3.13) та (3.11) 

повторно. Тут потрібно наголосити, що збільшення кількості ітерацій гарантує 

вірний результат у випадку декодування довгих кодів.   

 

3.3 Результати математичного моделювання застосування LDPC 

кодів для оптичних каналів 

Ми провели дослідження продуктивності описаного в попередніх 

підрозділах кодування з ПВП для оптичних каналів. Моделювання 

виконувалось для каналу типу АБГШ. На рис. 3.4 представлено дослідження 

кодів LDPC із великим обхватом. Для наглядності показано дослідження 

завадостійкості для каскадної конструкції РС+РС.   

Таким чином проводилось математичне моделювання сукупності кодів 

різних поколінь, в.т.ч. каскадних (конкатенованих) конструкцій, з метою 

аналізу їх продуктивності та визначення енергетичного виграшу кодування 

(ЕВК) та формування рекомендацій до застосування таких СКК у оптичних 

телекомунікаційних каналах. 
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Рисунок 3.4 – Графіки звадостійкості (BER від Q) кодів LDPC для КО-

OFDM: 1-OOK (без кодування); 2 – каскадна конструкція РС(255,239)+РС 

(255,223); 3-LDPC(8547,6922) R=0,8; 4- LDPC(4161,3431) R=0,8; 5- 

LDPC(4320,3242) R=0,7; 6- LDPC(8540,6832) R=0,8; 7- LDPC(24015,19212) 

R=0,8; Q- позначено Q-фактор 

За результатами моделювання встановлюємо, що код 

LDPC(24015,19212) перевершує по продуктивності код РС(255,239)+РС 

(255,223) на майже 3,5 дБ (BER=10E-7). Крім того, цей же код перевершує код 

LDPC(4161,3431) майже 1,5 дБ. З отриманих результатів спостерігаємо високу 

продуктивність квазіциклічного коду LDPC(4320,3242). 

На рис. 3.5 представлено результати порівняння продуктивності LDPC-

кодів та інших кодових конструкцій, зокрема в кваліфікаційні роботі 

пропонується порівняння з досить поширеним в телекомунікаційних каналах 

кодом PC(255,223), складовим або конкатенованим кодом PC із швидкістю 0,8 

та ЗК (довжина обмеження бралась рівна п’яти). Загалом, результати вказують 

на тещо як регулярні так і нерегулярні конструкції LDPC-кодів забезпечують 

відчутну кращу продуктивність ніж інші кодові формати. 
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Рисунок 3.4 - Графіки завадостійкості (BER від Q) кодів LDPC та інших 

СКК для КО-OFDM: 1 – РС (255, 239)+РС(255,223) R=0,8; 2-РС(255,223); 3 -

ЗК R=0,5; 4- PC+ЗК R=0,4; 5-QCLDPC(4320,3242) R=0,7; 6- LDPC(8547,6922) 

R=0,8; 7- LDPC(4161,3431); 8 - ПЗLDPC(6419,4794) (попарно збалансована 

конструкція коду) R=0,7 

Тут потрібно закцентувати увагу на тому, що нерегулярна конструкція 

LDPC-коду [36] яка уторена попарним балансування кодових груп при 

проєктуванні (позиція 8 на рис. 3.4) приблизно 0,35 дБ віддалена від КК 

симуляція продуктивності якої відвовідає кривій 4 на рис. 3.4 (конструкція 

типу RS+CnC) на рівні BER=10E-6. Загалом, підтверджується припущення, що 

нерегулярні кодові конструкцій – LDPC, перевершують звичайні коди LDPC. 

 

3.4 Принципи конструювання узагальнених G-LDPC кодів для 

оптичних каналів 

Загальний огляд літературних джерел [37, 38] дозволяє припустити, що 

використання так званих узагальнених або G-LDPC-кодів дозволить 

підвищити загальні характеристики таких кодів у зв’язку із зменшенням 
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складності декодера і можливій перспективі більш щільного наближення до 

межі Шеннона. З метою конструювання кодів типу G-LDPC кожне окреме 

рівняння яке використовується для перевірки парності вихідного коду будемо 

замінювати матрицею перевірки парності простого блочного коду (складового 

коду). З цією метою можна використати код Хємінга або вже згадуваний вище 

в дипломній роботі код БЧХ або код Ріда-Мюллера (РМ) [39]. З теорії 

кодування відомо, що декодування локальних кодів реалізується шляхом 

ймовірнісного декодування (визначається максимум апостеріорної 

ймовірності - МАЙ) BCJR [40] (Bahl, Cocke, Jelinek and Raviv) – алгоритм 

декодування за максимумом апостеріорної ймовірності. Такий алгоритм 

загалом здатен забезпечити досить точні оцінки змінних вузлів у вихідному 

графі LDPC-коду під час використання певної кількості ітерацій.  

Потрібно зазначити, що у випадку випадкових кодів декодування на 

певному локалізованому рівні реалізується шляхом застосування відповідної 

кількості декодерів типу BCJR, причому вони повинні працювати паралельно. 

Для структурованих кодів замість паралельної конфігурації використовують 

декодування низької складності яке ґрунтується на неоптимальному алгоритмі 

передачі повідомлень. Таким чином, можна сказати що в цьому випадку 

потрібно здійснити пошук G-LDPC-кодів для яких використані локальні коди 

мають мінімальну відстань і швидкість та бля яких глобально-утворений код 

має найбільший обхват. Нижня границя мінімальної відстані D для LDPC 

описується так [38]: 

 

𝐷 ≥

{
 

 𝑑
[(𝑑−1)(𝜋−1)]

𝑔−2
4 −1

(𝑑−1)(𝜋−1)−1
+
𝑑

𝜋
[(𝑑 − 1)(𝜋 − 1)]

𝑔−2

4

𝑑
[(𝑑−1)(𝜋−1)]

𝑔
4−1

(𝑑−1)(𝜋−1)−1
, для парних 

𝑔

2
 

, для непарних 
𝑔

2
  (3.14) 

 

У формулі 3.14 через g та π позначено обхвати (довжина найкоротшого 

циклу) вихідного (глобального) графа і відповідно вага стовбця глобального 
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коду, де d-відповідно мінімальна кодова відстань для локального коду. 

Потрібно зазначити, що наявність великого обхвату може призводити до 

експоненційного збільшення мінімальної кодової відстані. Однак, коди типу 

G-LDPC можна сконструювати так, щоб мінімальна відстань D збільшувалась 

лінійно з довжиною коду.  

Таким чином процес конструювання G-LDPC має на увазі заміну 

окремих рівнянь перевірок парності глобального вихідного коду LDPC 

матрицею перевірок парності лінійного блочного коду – складового коду. 

Можливий варіант коли матриця перевірок парності H (звертаємось до форму 

3.1 п.р. 3.1) буде представляти собою розряджену матрицю яка розділена на V 

підматриць: H1,…HV.  Тут H1 представляє собою блочно-діагональну матрицю 

яка утворена з одиничної матриці шляхом заміни її на матрицю перевірки 

парності для локального коду з довжиною кодового слова n і розмірністю k. 

Далі кожна підматриця Hj конструюється з H1 шляхом випадкової 

перестановки стовбців.  

Кодова швидкість утвореного G-LDPC обмежена знизу R=K/N≥1-V , де 

К та N уособлюють розмір і довжину кодового слова коду, V – вага стовбця 

глобального коду LDPC; а k/n – швидкість локального коду (відповідно до 

частки входить розмір і довжина кодового слова локального коду). 

Для проведення досліджень окреслених в завданні на дипломну роботу 

конструювались G-LDPC-коди на основі складових вже згадуваних в тексті 

пояснювальної записки кодів БЧХ та РМ. 

За результатами моделювання для АГБШ каналу можна зазначити (рис. 

3.5). Утворенні G-LDPC-коди на основі компонентів БЧХ (63,57) РМ(4,6) для 

V=2 мають порівняну продуктивність (див. рис. 3.5, симуляції 3 та 4). 

Симуляцією 2 представлено продуктивність глобального LDPC з локальним 

кодом Хєммінга (HE). Загалом код G-LDPC який утворено на основі 

складового РМ(4,6) дещо перевищує за продуктивністю код утворений на 

основі турбо-продукту (ТП) з кодів БЧХ(128,113) та БЧХ(256, 239) приблизно 
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на 1 дБ (див. рис. 3.5, симуляції 1 та 3 (BER=10E-6)). Задовільні показники має 

код LDPC (поз. 8) який утворено за допомогою поля Галуа у недвійковому 

базисі GF(8)[31]. Найкращу продуктивність показав узагальнений G-LDPC-

код із складовим кодом РМ (Ріда-Мюллера) за 20-ти ітераційних циклів. ЕВК 

цього кода в порівнянні з складовим кодом на основі ТП (поз. 1) склав майже 

1,2 дБ. Під час симуляції для більшості кодів проводилось до 25 ітерацій. 

 

Рисунок 3.5 - Графіки завадостійкості (BER від Q) кодів G-LDPC та 

інших СКК для КО-OFDM при визначеній кількості ітераційних циклів: 1 – 

БЧХ(128,113)+БЧХ(256,239), R=0,8 (dmin=36), 10-ть ітерацій; 2 - G-LDPC 

(3969,3213)+НЕ(63,57) 25 ітерацій, R=0,8; 3- G-LDPC (4096,3201)+PM(4,6), 

R=0,7, 25 ітерацій; 4 - G-LDPC (6048,4896)+БЧХ(63,57), R=0,8, 20 ітерацій; 5 - 

G-LDPC(6240,4882)+РМ(4,6), R=0,7, 20 ітерацій; 6 – LDPC(8176,6716), R=0,8, 

25 ітерацій; 7 – LDPC(8547,6922), R=0,8, 25 ітерацій; 8 - LDPC(8547,6922), 

GF(8), 25 ітеацій 
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Для проведення порівняння G-LDPC-кодів за продуктивністю з 

конструкціями які добре себе зарекомендували у телекомунікаційних каналах, 

на рис. 3.6 представлено графіки завадостійкості різних складових кодів.     

 

Рисунок 3.6 - Графіки завадостійкості (BER від Q) кодів G-LDPC та 

інших конкатенованих кодів для КО-OFDM: 1 – некодована ООК; 2 – 

LDPC(4376,4095) R=0,9; 3 - LDPC(7225,6720) R=0,9; 4-

РС(225,239)+РС(225,223) R=0,8; 5-РС(235,239) R=0,9; 6 – 

БЧХ(512,484)+РМ(64,63) R=0,9, dмін=16 (10 ітерацій); 7 – РМ(6,8)+РМ(5,7) 

R=0,9, dмін=16; 8 – G- LDPC(6144,5377)+РМ(5,7) R=0,8 (25 ітерацій)  

Аналіз отриманих результатів щодо порівнянної продуктивності 

ітеративно-декодованих кодів на основі ТП, LDPC та G- LDPC з високими 

швидкостями кодування отримані методом математичного моделювання з 

кодами типу РС і конкатенованою модифікацією. Отримані результати 
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беззаперечно вказають на перевагу за ЕВК кодів типу G-LDPC над всіма 

розглянутими – діючими кодами. Зокрема, виграш над каскадним кодом 

РС+РС складає майже 2,5 дБ (BER=10E-9). У свою чергу акцентуємо на тому, 

що конкатенований код типу PМ(6,8)+РМ(5,7) (який має конструкцію ТП) має 

кращу продуктивність в порівнянні з кодом PC(235,239) на 1,57 дБ (BER=10E-

9), що загалом підтверджує ефективність конкатенації кодів. Бачимо, що код 

типу LDPC(7225, 6720) має за ЕВК виграш над тим самим кодом PC(235,239) 

майже на 2,55 дБ (BER=10E-9). 

3.5 Методика формування маніпульованих багатопозиційних 

сигналів для оптичних телекомунікацій 

Для формування СКК у оптичних телекомунікаціях будемо 

використовувати М-рівне PSK (ФМ), а також М-рівневу QAM (КАМ) 

маніпуляцію. Таки види маніпульованих сигналів поряд з диференційною 

формо (DPSK=ДФМ) загалом здатні забезпечити передачу 𝑙𝑜𝑔2𝑀 = 𝑚 бітів на 

символ забезпечуючи ефективне використання смуги пропускання. Під час 

когерентного виявлення вектор даних 𝜑𝑙 ∈ (
0,2𝜋

𝑀
, … ,2𝜋(𝑀 − 1)/𝑀) 

відправляється у кожному l-му інтервалі передачі. У випадку прямого 

виявлення використовується ДФМ і відбувається відправка вектору даних: 

𝜑𝑙 = 𝜑𝑙−1 − ∆𝜑𝑙 та визначається послідовність вхідних бітів 𝑙𝑜𝑔2𝑀 з 

застосуванням відповідного правила відображення.  

Розглянемо архітектуру передавача оптичної системи передачі 

інформації в контексті застосовування досліджених СКК на основі LDPC-

кодів. Загалом можна представити дві схеми які потенційно здатні 

використати однаковий LDPC-код для різних потоків даних: 1-ша – схема 

кодування з СКК і бітовим перемежування (СКБП), а також можна 

використовувати коди LDPC із різною швидкістю кодування (однакової 

довжини) для схеми багаторівневого кодування (СБРК). Як показує 

актуальний аналіз літературних джерел [31] схема типу CБРК дозволяє 



 77 

оптимально розподілити кодові швидкості. В даній роботі, у відповідності до 

мети і завдання йде аналіз саме когерентних схем обробки оптичних сигналів. 

Таким чином зосередимось на схемі формування маніпульованого сигналу з 

бітовим перемежувачем для LDPC-кодування в поєднанні з схемою 

когерентного виявлення. На рис. 3.7 для порівняння конструктивних 

особливостей представлена також схема прямого виявлення. 

 

 

а 

 

б 

 

в 

Рисунок 3.7- Схеми формування та демодуляції сигналів оптчиних 

телекомунікацій з бітовим перемежувачем для LDPC-кодів: а – передачвача; б 

– приймача прямого виявлення; в – когерентного виявлення; Тс=1/Rс – 

символьна швидкість; АЙ – апостеріорна ймовірність; ЛФП – логарифмічна 

функція правдоподібності; ВОЛЗ – волоконно-оптична лінія зв’язку; ОКГ – 

оптичний квантовий генератор; П - підсилювач 
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По схемам, вхідні бітові потоки які надходять від m джерел інформації 

піддаються кодуванню з використанням (n,k) LDPC -кодів з швидкістю R=k/n 

(k – кількість інформаційних бітів, n-довжина кодового слова). Вихідні дані 

декодеру записуються у формі mxn до блоків перемежувачів пострічково. 

Пристрій відображення приймає m , бітів с=(с1,с2,с3,….,сm) та у і-й момент часу 

від mxn – блоків перемежувача по стовбцям визначає відповідну М-у (М=2m) 

констеляційну точку 𝑠𝑖 = (𝐼𝑖 , 𝑄𝑖) = |𝑠𝑖|𝑒
𝑖𝜑𝑖 (рис. 3.7 а). Відповідно вихідні дані 

перетворювача для М-ї форми ФМ/ДФМ дійсної та квадратурної складових (І 

та Q) пропорційні 𝑐𝑜𝑠𝜑𝑖 та 𝑠𝑖𝑛𝜑𝑖.  

На рис. 3.7 б представлено вектор електричного поля Ei для оптичної 

конфігурації приймача ДФМ. Виходи гілок в плечах дійсної та уявної 

складових  E  відповідно. На рис. 3.7 в – представлена архітектура 

когерентного приймача, акцентуємо що в цьому випадку поряд з електричним 

полем Si на вході детектора присутнє локальне електричне поле з ОКГ. У 

випадку гомодинного виявлення частота локального ОКГ збігається з 

частотою вхідного поля тому симетричні виходи каналів (синфазного та 

квадратурного) I та Q розгалужуються по плечам схеми. У такому випадку 

отримаємо наступні математичні моделі: 

 𝑈𝐼(𝑡) = 𝑢ФД|𝑆𝑘||𝐿| cos(𝜓𝑖 + 𝜓ПОКГ − 𝜓ПрОКГ) (𝑖 − 1)𝑇с ≤ 𝑡 < 𝑖𝑇𝑖     (3.15) 

𝑈𝑄(𝑡) = 𝑢ФД|𝑆𝑘||𝐿| cos(𝜓𝑖 + 𝜓ПОКГ − 𝜓ПрОКГ) (𝑖 − 1)𝑇с ≤ 𝑡 < 𝑖𝑇𝑖    (3.16) 

 

де 𝑢ФД – чутливість фотодіода; 𝜓ПОКГ, 𝜓ПрОКГ – фазовий шум ОКГ (локального 

лазера) на передавальному та приймальному боці відповідно.  

Загалом, точка яка відповідає переданому сигналу (на рис. 3.7 в 

позначений як 𝑆𝑖 = |𝑆𝑖|𝑒
𝑖𝜑𝑖 ) може бути поновлена у відповідності до рівнянь 

(3.15) та (3.16) за умов усунення фазового шуму ОКГ. В цьому випадку дані у 

квадратурних каналах I та Q із символьною швидкістю подаються на блок який 

здійснює обрахунок ЛФП через визначення АЙ наступним чином: 
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𝜒(𝑠) = 𝑙𝑜𝑔
𝑃(𝑠=𝑠0𝑟)

𝑃(𝑠≠𝑠0𝑟)
                                               (3.17) 

де 𝑃(𝑠|𝑟) визначається за правилом Байеса з наступного рівняння: 

 

𝑃(𝑠|𝑟) =
𝑃(𝑟|𝑠)𝑃(𝑠)

∑ 𝑃(𝑟|𝑠/)𝑃(𝑠/)
𝑠/

                                                (3.18) 

 

де у формулах 3.17 та 3.18 за 𝑠 = (𝐼𝑖 , 𝑄𝑖) позначає точку із сукупності 

переданих сигналів в і-й момент часу, а 𝑟 = (𝑟𝐼 , 𝑟𝑄) відповідає позначенню 

прийнятої точки; 𝑟𝐼 = 𝑣𝐼|𝑡 = 𝑖𝑇с і 𝑟𝑄 = 𝑣𝑄|𝑡 = 𝑖𝑇с відображення зразкових 

сигналів в квадратурах. Для оцінювання 𝑃(𝑠) можна використати навчальні 

послідовності. 

Дві ортогональні базисні функції для смуги пропускання сигналів з 

багатопозиційною маніпуляцією (КАМ) представимо так: 
 

𝜛𝐼(𝑡) = √
2

𝑇
cos(2𝜋𝑓н𝑡)                   0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇                    (3.19) 

𝜛𝑄(𝑡) = √
2

𝑇
s𝑖𝑛(2𝜋𝑓н𝑡)                   0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇                    (3.20) 

 

де 𝑓н позначає несучу частоту, T – тривалість символу.  

Точку яка буде відображати повідомлення (𝑠𝑖) опишемо за допомогою 

двох базисних функцій - 𝐼𝑘𝑑мін, 𝑄𝑘𝑑мін/2 де 𝑑мін – пов’язана з енергією 

сигналів з амплітудою Е0 наступним чином: 
𝑑мін

2
= √𝐸0 . Для опис координат 

сигнального сузір’я КАМ представимо наступний вираз: 
 

{𝐼𝑘 , 𝑄𝑘} = [

(−√𝑀+1),(√𝑀−1)

(−√𝑀+1),(√𝑀−1)

(−√𝑀+3),(√𝑀−3)

(−√𝑀+1),(√𝑀−1)

…
…

(√𝑀−1),(√𝑀−1)

(−√𝑀−1),(√𝑀−3)
…

(−√𝑀+1),(−√𝑀+1)
…

(−√𝑀+3),(−𝐿−1)
…
…

...
(−√𝑀−1),(−√𝑀+1)

]         (3.30) 

Таким чином переданий сигнал М-ї КАМ виразимо наступним чином: 

𝑠𝑘(𝑡) = √
2𝐸0

𝑇
𝐼𝑘 cos(2𝜋𝑓н𝑡) − √

2𝐸0

𝑇
𝑄𝑘sin (2𝜋𝑓н𝑡)                            (3.31) 
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0 < 𝑡 < 𝑇; 𝑘 = 1,2,… ,𝑀 

або: 

𝑠𝑘(𝑡) = {√
2𝐸

𝑇
cos (2𝜋𝑓н𝑡 + (𝑘 − 1)

2𝜋

𝑀
)  , 0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇;  𝑘 = 1,2,… ,𝑀        (3.32) 

На рис. 3.8 представлено результати дослідження завадостійкості для 

кодованого і некодованого кодами LDPC випадку застосування в оптичному 

каналі багатопозиційних маніпуляцій, зокрема типу ДФМ-8 та ФМ-8 та у 

складі СКК – ФМ-4. 

 

Рисунок 3.8 - Графіки завадостійкості (BER від OSNR) 

багатопизиційних маніпульованих сигналів та у складі СКК з LDPC для КО-

OFDM: 1 – некодована ДФМ-8; 2 – СКК ДФМ-8+LDPC(4320,3242); 3 – ФМ-8; 

4 – СКК ФМ-8+ LDPC(4320,3242); 5 – СКК ФМ4+ LDPC(4320,3242) (100Гб/c); 

6 - СКК ФМ4+ LDPC(4320,3242) (120Гб/c)  
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За результатами симуляцій встановлюємо, що ЕВК СКК на основі ДФМ-

8+LDPC складає майже 7,5 дБ в порівнянні з ДФМ-8. Причому, як показують 

дослідження схема когерентного виявлення забезпечує покращення у ЕВК 

приблизно у 2,5 дБ в порівнянні із схемою прямого виявлення (рис. 3.7 б та в). 

На рис. 3.9 представлено дослідження схеми когерентного виявлення 

для компонентного LDPC-коду при формуванні CКК з різними формами 

сигналів утворених багатопозиційними маніпульованими послідовностями. 

 

Рисунок 3.9 - Графіки завадостійкості (BER від OSNR) СКК з LDPC та 

сигналів цифрової модуляції для КО-OFDM: 1-LDPC (4320,3242)+ ФМ-8; 2 - 

LDPC (4320,3242)+ ФМ-16; 3 - LDPC (4320,3242)+ФМ; 4- LDPC 

(4320,3242)+ФМ-4; 5 - LDPC (4320,3242)+КАМ-16; 6- ФМ-8; 7 - ФМ-16; 8 – 

ФМ; 9 - ФМ-4; 10 - КАМ-16 
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Аналіз отриманих кривих завадостійкості на рис. 3.9 зокрема свідчить, 

що маніпуляція КАМ-16 перевершує ФМ-16 за продуктивністю майже на 3дБ. 

Крім того, КАМ-16 дещо перевершує ФМ-8 (криві 10 та 6), тоді як схема ФМ-

8 перевершує ФМ. Врахування швидкісних показників інформаційних потоків  

потоків з різним видом СКК дозволяє сформувати рекомендації щодо вірного 

вибору стратегії мультиплексування каналів. Наприклад, оскільки швидкість 

передачі символів для ФМ-8 складає 53,4 Гсимвл./c вплив ПМД тут дещо 

менший ніж наприклад на швидкості 100 Гбіт/c. Таким чином, для передачі 

трафіку Езернет (Ethernet) із швидкістю 100 Гбіт/c доцільно проводити 

мультиплексування двох каналів по 50-ть Гбіт/c ніж 4-х каналів по 25 Гбіт/с. 

 

3.6 Висновки 

 

- КО-OFDM - це ефективний підхід до боротьби з міжсимвольними 

завадами (МЗМ), що виникають через хроматичні складові дисперсії та 

поляризаційної модової дисперсії (ПМД); 

- сучасні систем оптичного зв'язку є стандартизованими Міжнародним 

союзом електрозв'язку (ITU); 

- різні схеми КК, такі як КК утворений з двох РС кодів або каскадна 

конструкція з РС і ЗК звичайно розглядаються як друге покоління кодів ПВП; 

- LDPC-коди є працездатним і привабливим вибором для схеми ПВП в 

системі оптичної передачі із швидкістю в десятки та сотні Гбіт/с; 

- структуровані LDPC-коди, які нами обрано для дослідження, належать 

до класу квазіциклічних (QC) кодів, також відомих як матричні коди або 

циркулярні коди; 

- код LDPC(24015,19212) перевершує по продуктивності код 

РС(255,239)+РС (255,223) на майже 3,5 дБ (BER=10E-7). Крім того, цей же код 

перевершує код LDPC(4161,3431) майже 1,5 дБ. З отриманих результатів 

спостерігаємо високу продуктивність квазіциклічного коду LDPC(4320,3242); 
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- за результатами дослідженння виявлено, що нерегулярні кодові 

конструкцій – LDPC, перевершують звичайні коди LDPC за ЕВК; 

- отримані результати беззаперечно вказають на перевагу за ЕВК кодів 

типу G-LDPC над всіма розглянутими – діючими кодами. Зокрема, виграш над 

каскадним кодом РС+РС складає майже 2,5 дБ (BER=10E-9); 

- побудовано схеми формування та демодуляції сигналів оптчиних 

телекомунікацій з бітовим перемежувачем для LDPC-кодівна онові приймача  

прямого виявлення та схеми когерентного виявлення; 

- схема когерентного виявлення забезпечує покращення у ЕВК 

приблизно у 2,5 дБ в порівнянні із схемою прямого виявлення при 

застосування LDPC-кодів; 

- врахування швидкісних показників інформаційних потоків  потоків з 

різним видом СКК дозволяє сформувати рекомендації щодо вірного вибору 

стратегії мультиплексування каналів. 
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РОЗДІЛ 4 

МАТЕМАТИЧНЕ МОДЕЛЮВАННЯ OFDM-КОДОВАНИХ 

КОНСТРУКЦІЙ У ВОЛОКОННО-ОПТИЧНИХ СИСТЕМАХ З 

КОГЕРЕНТНИМ ВИЯВЛЕННЯМ  

4.1 Параметри продуктивності оптичних телекомунікацій 

При оцінюванні продуктивності телекомунікаційних мереж, важливо 

з’ясувати специфіку показників якості працездатності оптичних систем 

зв’язку значення яких можна використати в якості ключових чинників які 

обумовлюють концепцію розгортання мереж та ліній зв’язку. Для оцінювання 

продуктивності оптичних систем в кваліфікаційній роботі використано 

показники які обумовлюють якість оброблення сигналів такі як оптичне 

відношення сигнал до шуму (OSNR), ймовірність бітової помилки (коефіцієнт) 

– BER та Ку-фактор (Q) – добротність. Ці параметри використано в 

попередньому розділі дипломної роботи під час дослідження завадостійкості 

оптичних систем з кодами ПВП. 

Оптичне відношення сигнал до шуму визначається формулою: 

𝑂𝑆𝑁𝑅 = 10𝑙𝑔
𝑃с

𝑃ш
                                             (4.1) 

де 𝑃с – потужність сигналу; 𝑃ш – потужність шуму (Вт, мВт) 

Сучасні BER-тестери дозволяють проводити вимірювання рівня 

коефіцієнту помилок та добротності для потреб реально працюючих 

практичних схем.  

Загалом, під час визначення показників якості оптичних систем знайшли 

застосування наступні методики: 

1) використання чисельного методу Монте-Карло; 

2) методика обчислення Q фактору та ймовірності бітової помилки які 

ґрунтуються на моделі АГБШ в оптичному каналі передачі даних; 

3) на методиках які враховують специфіку спотворень обумовлених 

низкою нелінійних ефектів які супроводжують передачу інформації по ВОЛЗ.  
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Деталізуємо такі наукові підходи до оцінювання продуктивності 

оптичних систем. 

Використання першого підходу (Монте-Карло) дозволяє визначити 

ймовірність бітової помилки-BER шляхом обчислення частки між кількістю 

утворених помилок Nп відносно загальної сукупності бітів переданих у потоці 

– N: 

BER =
𝑁п

𝑁
.                                                        (4.1) 

 

Особливість такого методу пов’язана з тим, що він під час обчислення 

(4.1) метрики враховує конструкцію застосовуваних типів модуляцій і 

особливостей приймальних модулів. Таким чином, при проведення 

моделювання за першим підходом слід врахувати вплив усіх складових 

перекручувань форми сигналу і особливо чинники які впливають на 

порушення структури ВОЛ, наявні фактори виникнення шумів оптичного та 

електричного спрямування. В такому разі, для проведення ефективного 

дослідження потрібна досить тривала вибірка бітового потоку для обчислення 

(4.1) та тривалий часовий інтервал.  

Застосування методик які спрямовано на визначенні ймовірнісних 

показників (ф-ла 4.1) і добротності ґрунтується на застосуванні відповідних 

нормованих функцій розподілу які визначаються статистично на підставі 

гістограм.  

В цьому випадку важливо зафіксувати рівні порогових напруг (Uп) для 

ідентифікації високого та низького рівнів – одиничного та нульового. На 

отримання точних показників ймовірності бітових помилок істотний вплив 

оказує функція розподілу ймовірностей.  

Для обраної функції розподілу показник (4.1) може бути розрахований 

наступним чином: 

   )01()0()10()1(BER PPPP +=                                        (4.2) 
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де )1(P  - ймовірність передачі одиниці; 

 )10(P  - ймовірність помилки через отримання нуля, коли передається 

одиниця; 

 )0(P  - ймовірність передачі нульового рівня; 

 )01(P  - ймовірність помилки через отримання одиниці, якщо передається 

нуль; 

Прийнято прирівнювати відповідні ймовірності (одиничну та нульову) 

таким чино, що 𝑃(1) = 𝑃(0) = 0,5. 

У відповідних вимірювачах BER використовується підхід щодо 

застосування функції нормального розподілу для оцінювання ймовірностей 

одиничного та нульового рівнів і таким чином досягається досить пристойна 

точність оцінки. Зокрема, в такому випадку знаходить застосування методика 

визначення ймовірності помилки на підставі формату допоміжних функцій 

помилок які можна аналітично представити наступним чином: 

 













 −
+












 −
=

1

1

0

0

σ2

μμ

4

1

σ2

μμ

4

1
BER erfcerfc .                                   (4.3) 

 

де, відповідно μ1 та μ0 уособлюють відповідні рівні напруг для одиничного та 

нульового рівнів, σ1 та σ0 – відображають значення стандартної девіації 

розподілення шумів для рівнів одиничного та нульового рівнів; μ – окреслює 

рівень для порога прийняття рішення. 

Відлік добротності (Q фактору) ведеться або за лінійною або за 

логарифмічною шкалами і через визначений параметр ймовірності бітової 

помилки може бути розрахований через формули: 

 

)BER2(2Q 1−= erfc , ))BER2(2lg(20Q 1−= erfc .                      (4.4) 
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Загалом відлік Q фактору ведеться для цифрового сигналу  через 

відношення сигналу до шуму і у схемах де приймається рішення у 

приймальних блоках може бути обчислений наступною формулою: 

 

01

01

σσ

μμ
Q

+

−
=                                                         (4.5) 

 

На рис. 4.1 представлено ілюстрацію для визначення параметрів які 

входять до (4.5) із врахуванням співвідношень між функцією щільності 

ймовірності та BER.  

 

 

Рисунок 4.1. - Співвідношення між функціями щільності ймовірності і 

BER 

 

У відповідності до прийнятої апроксимації функцією erfc  отримаємо: 
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Згідно до представленого рис. 4.2., точність такої апроксимації складає 2 

· 10-6 за 𝑄 > 1,5, що досить добре для добротності. Апроксимація типу BER-3 

(Q) призводить до значних похибок у випадку Q=5. BER2 (Q), пунктирна лінія 

відповідає досить точної апроксимації за використання інтегрального 

чисельного методу, BER3 (Q) - переривчаста лінія: апроксимація яка 

виконується за аналітичним виразом: 

2

2Q

2Q

1
BER(Q)

−

= e  .                                                             (4.7) 

 

Рисунок 4.2. - Точність різних апроксимацій erfc 

BER4 (Q), суцільна лінія: апроксимація за допомогою рівняння (4.6). 
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4.2 Розробка схеми трансивера для оптичних OFDM-

телекомунікацій за умов когерентного виявлення 

Конфігурації передавача та приймача для когерентного виявлення та 

формат переданого символу OFDM показано рис. 4.3 (рис. 4.4). При розробці 

схеми використані описані в попередньому розділі дипломної роботи LDPC-

кодові конструкції. Таким чином, в схемі бітові потоки, що надходять від m 

різних джерел інформації, кодуються з використанням різних (n, kl)-кодів на 

основі LDPC-кодів із швидкістю кодування Rl = kl/n, де kl позначає кількість 

інформаційних бітів l-го (l = 1, 2,... ,m) компонентного коду LDPC, а n - означає 

довжину кодового слова.  

 

Рисунок 4.3 – Функціональна схема блоку формування та передавання 

сигналів оптичного каналу з OFDM: М-ЦМ – схема модуляції (розділ 2); ЦАП 

– цифро-аналоговий перетворювач; ФНЧ – фільтр низьких частот; ЦП – 

циклічний префікс; БП – бітовий перетворювач (конвертер); ЗДПФ – блок 

зворотного дискретного перетворення Фур’є; ОКГ – оптичний квантовий 

генератор; ВОЛЗ – волоконно-оптична лінія зв’язку 
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Рисунок 4.4 – Функціональна схема блоку приймання сигналів оптичного 

каналу з OFDM: КД – когерентний детектор (див. розділ 2); АЦП – аналого-

цифровий перетворювач; ДПФ – блок дискретного перетворення Фур’є; ДС -

блок детектору символів; АЙ – апостеріорна ймовірність; ЛФП – 

логарифмічна функція правдоподібності; ООС – одномодовий оптичний 

світловод; МОКГ – місцевий оптичний квантовий генератор 

На рис. 4.5 а та б представлено конструкцію OFDM-сигналу для 

оптичних телекомунікацій та схему когерентного оптичного детектору.  

Використання різних СКК на основі LDPC дозволяє оптимально 

розподілити швидкості кодування. В цьому випадку будемо розглядати схему 

модуляції із кодуванням та перемежувнням бітів як спеціальну багаторівневу 

схему кодування в якій усі кожен компонентний код має однакову швидкість. 

Тоді вихідні дані m-ї кількості кодерів типу LDPC записуються пострічково у 

блок перемежувача. Пристрій відображення здатен прийняти m-ну кількість 

бітів у і-й момент часу (mxn) – перемежувача та за стовбчиками визначити тип 

відповідної M-ї (М=2m) точки сузір’я (𝜙𝐼,𝑖 , 𝜙𝑄,𝑖) констеляційної діаграми для 

ФМ або КАМ. Такі координати будуть відповідати дійсній та уявній складовій 

сузі’я (на схемі 4.3 – 4.5 відповідно I та Q). Далі після послідовно-паралельного 
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перетворювача такі точки будуть використовуватись як значення даних для 

проведення ДПФ (швидкого) сигналу OFDM з низкою піднесучих. Зауважимо 

на те, що вибір великої кількості піднесучих (L) безпосередньо впливає на 

інтервал символу OFDM [6] (див. рис. 4.5), що дозволяє збільшити його 

тривалість в порівнянні з шириною імпульсу еквівалентної системи з однією 

піднесучою і там самим мінімізувати вплив міжсимвольної інтерференції (МІ). 

 

Рисунок 4.5 – OFDM-конструкція – а та схема когерентного оптичного 

детектору – б: ЦП – циклічний префікс; ЦС – циклічний суфікс; Nз – кількість 

захисних вибірок нульової послідовності; П - підсилювач 

У відповідності до рис. 4.5 OFDM-символ утворюється наступним 

чином: вхідні символи NКАМ ≤L  доповнюються нульовими послідовностями 

(захисними) для отримання вхідних вибірок NДПФ для проведення ЗДПФ, 

додаються нульові вибірки Nз з метою утворити захисний інтервал (ЗІ) і далі 
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сформований OFDM-символ помножується з віконною функцією (ВФ). 

Основна мета такого циклічно розширення полягає в забезпеченні збереження 

ортогональності між піднесучими навіть у випадку коли сусідні символи 

OFDM частково перекриваються в наслідок дисперсії. В такому випадку роль 

ВФ полягає у зменшенні впливу позасмугового спектру. Тепер торкнемось 

оптичних особливостей передачі OFDM. З метою компенсації ХД і ПМД 

довжина циклічно збільшеного, тобто ЗІ повинен бути більше ніж розкид який 

утворюється внаслідок впливу ХД і ПМД. Таким чином циклічне збільшення 

(показав на рис. 4.5 а) досягається шляхом повторення останніх вибірок Nз/2 

ефективної частини символу OFDM (тобто вибірок NДПФ) у формі префіксу 

повторення (ЦП) та повтору перших вибірок Nз/2 у формі суфіксу повтору. 

Тому далі після АЦП та ФНЧ дійсна та уявна частина (відповідно I та Q) 

сигналу відображається у оптичну область з використанням двох М-ЦМ 

(робота, характеристики, математичний опис представлено у 2-гому розділі 

дипломної роботи).   

Описана вище картина утворення OFDM-символів для оптичних 

телекомунікацій дозволяє представити математичну модель комплексної 

обвідної такого символу на передавальному боці каналу таким чином: 

𝑠𝑂𝐹𝐷𝑀(𝑡) = ∑ ℎ(𝑡 − 𝑘𝑇) ∑ 𝑌𝑗,𝑘𝑒𝑖2𝜋𝑗/𝑇ДПФ(𝑡−𝑘𝑇)

𝑁ДПФ

2
−1

𝑗=−𝑁ДПФ/2
∞
𝑘=−∞                (4.8) 

де t∈ [𝑘𝑇 −
𝑇з

2
− 𝑇ВФ, 𝑘𝑇 + 𝑇ДПФ +

𝑇з

2
+ 𝑇ВФ]; 𝑌𝑗,𝑘 – означає j-ту піднесучу k-го 

символу OFDM; h(t) означає віконну функцію; T – тривалість символу OFDM; 

𝑇ДПФ – тривалість послідовності утвореної ДПФ; 𝑇з – тривалість ЗІ (ЦП); 𝑇ВФ – 

тривалість віконного інтервалу 

Передбачається використання в схемі ОКГ з РЗЗ [41] як джерела 

неперервного сигналу, а 3-х дБ-ний розгалужувач використовується для 
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розподілу неперервного сигналу між M-ЦМ. Тоді суму в рівнянні 3.8 

представимо наступним математичним виразом: 

𝑦𝑚,𝑘 = ∑ 𝑌𝑗,𝑘𝑒𝑖2𝜋𝑗𝑚/𝑁ДПФ , 𝑚 = 0,1, … , 𝑁ДПФ − 1

𝑁ДПФ

2
−1

𝑗=−𝑁ДПФ/2
 ,              (4.9) 

 

який відповідає формі ДПФ із додатковим коефіцієнтом – 1/N. 

Для отримання математичної моделі утвореної електричної форми 

сигналів представимо наступний вираз: 

𝐸𝑆 = 𝑒{𝑖(2𝜋𝑓ОКГ𝑡+𝜑ШОКГ)} ∑ 𝑌𝑘𝑒𝑖2𝜋𝑓𝑘𝑡𝑒𝑖𝜑П(𝑘)𝑁ДПФ

𝑘=1
                         (4.10)  

 

де 𝜑П(𝑘) – позначено фазовий зсув для k-тої піднесучої який з [7] може бути 

представлений виразом: 

𝜑П(𝑘) =
𝜋с

𝑓ОКГ
2 𝐾Д𝑓𝑘

2                                                   (4.11) 

де за 𝑓𝑘 було позначено частоту k-тої піднесучої; 𝑓ОКГ – частота 

випромінювання ОКГ; 𝐾Д – коефіцієнт який враховує наявність дисперсії о 

ОВ; с – швидкість світла. 

Із врахуванням 4.10 та 4.11 представимо математичну комплексну 

модель сигналу на виході КД (рис. 2.5 б): 

𝑢(𝑡) = 𝐽𝑝𝑖𝑛𝑅Ф𝑒[𝑖(2𝜋(𝑓ОКГ−𝑓ОКГРЗЗ)𝑡+𝜑ШОКГ−𝜑ОКГРЗЗ)] ∑ 𝑌𝑘𝑒𝑖2𝜋𝑓𝑘𝑡𝑒𝑖𝜑П(𝑘)𝑁ДПФ

𝑘=1
+ 𝑁 

(4.12) 

 

де 𝑓ОКГРЗЗ – представляє собою частоту місцевого ОКГ (дивитись рис. 2.3 (ОКГ 

РЗЗ)); 𝑅Ф – опір резистора в колі зворотного зв’язку трансімпедансного 

підсилювача [23]; 𝐽𝑝𝑖𝑛 – чутливість ФД (pin-типу); 𝜑ШОКГта 𝜑ОКГРЗЗ відповідно 

представляють собою фазові шуми передаючого ОКГ та опорного (місцевого) 

ОКГ. 
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По схемі на рис. 4.4, м’яки вихідні рішення на виході ДС 

використовуються для оцінки надійності бітів які надходять на ідентичні 

декодери LDPC (використали описаний в розділі 3 кваліфікаційної роботи 

алгоритм Д-С). У такий конфігурації ХД компенсувати можливо, але виникає 

задача компенсації і ПМД.  

4.3 Розробка засобів мінімізації впливу дисперсійних продуктів на 

обробку сигналів оптичних OFDM-каналів 

Для дослідження в кваліфікаційні роботі була використана математична 

модель ПМД наступного типу [23]: 

𝐷 = [
ℎ𝑥𝑥(𝜔) ℎ𝑥𝑦(𝜔)

ℎ𝑦𝑥(𝜔) ℎ𝑦𝑦(𝜔)
] = 𝐺𝑃(𝜔)𝐺−1,  𝑃(𝜔) = [𝑒−𝑖𝜔𝜏/2 0

0 𝑒𝑖𝜔𝜏/2
]    (4.13) 

 

де 𝜏 - диференційна групова затримка (пс); 𝜔 – кутова частота; 𝐺 = 𝐺(𝛼, 𝛾) – 

матриця трансформації, типу: 

𝐺 = [
𝑐𝑜𝑠 (

𝛼

2
) 𝑒𝑖𝛾/2 𝑠𝑖𝑛 (

𝛼

2
) 𝑒−𝑖𝛾/2

−𝑠𝑖𝑛 (
𝛼

2
) 𝑒𝑖𝛾/2 𝑐𝑜𝑠 (

𝛼

2
) 𝑒−𝑖𝛾/2

]  ,                            (4.14) 

відповідно через 𝛼, 𝛾 тут позначено полярний і азимутальний кути. 

Для питань які ми досліджуємо у кваліфікаційній роботі з 

використанням математичної моделі ПМД (4.13) представимо у випадку 

OFDM символьний вектор для k-ї піднесучої у випадку когерентного 

виявлення запишемо наступним чином: 

𝑢𝑗,𝑘 = 𝐷𝑘𝑠𝑗,𝑘𝑒𝑖(𝜑П(𝑘)+𝜑К−𝜑ОКГРЗЗ) + 𝜉𝑗,𝑘                             (4.15) 

де у формі 𝑠𝑗,𝑘 = [𝑠𝑥,𝑗,𝑘 , 𝑠𝑦,𝑗,𝑘]
𝑇

− позначимо переданий вектор символу k-ї 

піднесучої в j-му символі OFDM із врахуванням двох напрямків поляризації; 

𝜉𝑗,𝑘 = [𝜉𝑥,𝑗,𝑘, 𝜉𝑦,𝑗,𝑘]
𝑇

− вектор шуму; 𝜑К , 𝜑ОКГРЗЗ – відповідно позначимо 
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фазові шуми утворені в каналі та під час роботи місцевого ОКГ; 𝜑П(𝑘) – 

фазовий зсув k-ї піднесучої обумовлений наявністю ХД. 

На рис. 4.6 представлено дослідження впливу дисперсійних явищ на 

форму СКК в каналі з оптичним OFDM. 

а 

б 

Рисунок 4.6 - Графіки (сузір’я) для оцінювання впливу дисперсії на СКК 

сигналів типу КАМ-16: а – після каналу під дією дисперсії; б – відновлений 

сигнал після декодування 
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На рис. 4.7 представлено нормалізований спектр сигналів типу OFDM. 

 

Рисунок 4.7 – Спектр сигналів ОFDM: PSD - спектральна густина 

потужності 

 

На рис. 4.8 представлено запропоновану схему для мінімізації 

дисперсійних складових в декодері/демодуляторі каналу з OFDM. 

Особливість такої схеми полягає у включення до її складу поляризаційного 

сплітеру (ПС) який виконує роль елемента для усунення впливу дисперсійних 

продуктів утворених у ОВ на якість обробки сигналів у оптичних-OFDM 

системах. 

Крім того, оцінку продуктивності такої схеми із наявною в ній OFDM 

обробкою на основі описаної вище моделі циклічного розширення (ЦП) 

сигналу в роботі здійснюємо на основі когерентного детектування (КД). 

Врахуємо також наявність у складі запропонованої схеми 
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кодування/декодування з використанням LDPC кодів які розглянуто у 2-му 

розділі кваліфікаційної роботи. 

 

Рисунок 4.8 – Схема приймальної частини оптичного каналу з OFDM з 

мінімізацією впливу дисперсіних продуктів: КД – когерентний детектор; ПС – 

поляризаційний сплітер; БВЦП – блок вилучення цилчного розширення згідно 

до рис. 4.5 а 

 

Рисунок 4.9 – Графіки завадостійкості (BER від OSNR) для оптичного каналу 

з OFDM у випадку компенсації поляризаційної інтерференції: 1 – ФМ-4; 2 -

ФМ-2; 3 – LDPC (16935, 13550) + ФМ-4; 4-  LDPC (16935, 13550) + ФМ-2 

(τ=800 пс) 
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На рис. 4.9 представлено результати дослідження завадостійкості 

оптичного каналу з OFDM у випадку застосування розглянутих у розділі 3 

кваліфікаційної роботи СКК на основі LDPC. Зокрема, на рис. 4.9 показано 

ефективність компенсації дисперсійних продуктів в оптичному каналі з OFDM 

та цифровою маніпуляцією ФМ-2 та ФМ-4 (позиції 1 та 2 обведені пунктирним 

овалом). Для підвищення продуктивності використаний код LDPC (16935, 

13550) який в парі з цифровою модуляцією дозволяє підвищити 

продуктивність оптичного каналу майже на 7 дБ (BER=10E-4). Перехід до 

багатопозиційної маніпуляції в такому форматі дозволяє провести оцінку 

продуктивності каналу на рівні BER=10E-9, а саме тут проглядається дещо 

кращій потенціал у СКК типу LDPC (16935, 13550) + ФМ-2, приблизно на 2,7 

дБ, в прорівнянні з конструкцією на ФМ-4  з  хоча така конструкція має вдвічи 

більшу спектральну ефективність.  

 

4.4 Висновки 

- визнначено, що основними параметрами продуктивності оптичних 

телекомунікацій виступають Q-фактор і OSNR; 

- розроблено функціональні схеми передавача та приймача для 

когерентного виявлення та формату переданого символу типу OFDM за умов 

за умов використання в оптичному каналу LDPC-кодів; 

- описано конструкцію OFDM-сигналу для оптичних телекомунікацій та 

схему когерентного оптичного детектору, яка містить елементи структурного 

розширення які необхідні для мінімізації впливу дисперсійних явищ у ОВ на 

якість обробки сигналів; 

- дістала подальшого розвитку математична модель комплексної 

обвідної OFDM-оптичного символу на передавальному боці каналу яка на 

відміну від базової враховує наявність складових ПМД та ХД які 

супроводжують процеси передачі оптичних сигналів через ОВ; 
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- отримана математична комплексна модель сигналу на виході КД із 

врахування фазових шумових складових в оптичному каналі та чутливості 

ФД; 

- на основі використаної математичної моделі ПМД дістала подальшого 

розвитку математична модель когерентного виявлення для k-ї піднесучої 

символьного вектору КО-OFDM яка враховує фазові зсуви обумовлені 

впливом ХД; 

- представлено результати дослідження впливу дисперсійних явищ на 

форму СКК в каналі з КО-OFDM і багатопозиційною маніпуляцією; 

- запропоновану схему для мінімізації дисперсійних складових в 

декодері/демодуляторі каналу з КО-OFDM на основі ПС; 

- отримано результати дослідження завадостійкості каналу з КО-OFDM 

за умови компенсації поляризаційної інтерференції при застосуванні LDPC-

кодів. 
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ВИСНОВКИ 

В ході виконання кваліфікаційної роботи отримано результати які 

містять сукупність теоретично-обґрунтованих положень, а також 

підтверджених експериментально результатів, рекомендації, пропозицій 

спрямованих на підвищення продуктивності оптичних каналів 

інфокомунікаційних систем шляхом застосування технології OFDM та 

використання методів кодування з ПВП. 

Отримані за підсумками дипломної роботи результати наступні: 

1 Проведено огляд та аналіз основних принципів організації оптичних 

мереж за умов застосування в них технології OFDM. Представлено результати 

опису основних параметрів та чинників які безпосередньо впливають на 

продуктивність оптичних телекомунікацій за технологією OFDM, зокрема із 

врахуванням контролю відношення пікової потужності до середньої, зміни 

коефіцієнтів передискретизації при утворенні оптичних-OFDM конструкцій, 

чутливості оптичних-OFDM систем до фазо-частотних спотворень, вибору 

ширини лінії в оптичних-OFDM системах для випадку застосування цифрових 

багатопозиційних сигналів. 

2 Проведена розробка математичних моделей процесів формування та 

обробки сигналів у оптичних телекомунікаціях з КО-OFDM, в тому числі 

когерентної обробки сигналів, опис функціонування підсистеми формування, 

приймання та оброблення цифрових багатопозиційних сигналів із 

врахуванням способів мінімізації спотворень та складових дисперсії. 

3 Представлений запропонований і адаптований до оптичних 

телекомунікацій метод функціонування оптичних-OFDM систем із кодами 

ПВП. Наведений математичний опис QC-LDPC кодів для когерентних 

оптичних систем. Запропоновано та експериментально підтверджено 

ефективність СКК для оптичних телекомунікацій. Представлено 

експериментальні результати порівняння запропонованих СКК з відомими 

кодовими конструкціями та визначений ЕВК в оптичних каналах з OFDM. 
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4 Описано принципи конструювання узагальнених G-LDPC кодів для 

оптичних каналів. Відображено експериментально та проаналізовано 

результати математичного моделювання можливих сценаріїв застосування 

LDPC кодів для оптичних когерентних каналів у умовах наявності в них явищ 

обумовлених дією завадових складових ХД та ПМД. 

5 Проведено математичне моделювання OFDM-кодованих конструкцій у 

ВОЛЗ з когерентним виявленням та підтверджено результати підвищення 

продуктивності запропонованого методу та запропонованих схемотехнічних 

рішень в умовах наявності завад спричинених складовими ХД та ПМД. 
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Відгук на дипломну роботу за темою 

«Метод підвищення продуктивності функціонування когерентних 

оптичних мереж» 

студента групи ТРм-22-1 Олега ГУР’ЄВА 
 

В дипломні роботі студента О.О. Гур’єва розглянуті питання формування, 

оброблення та передачі сигналів в оптоелектронних пристроях 

телекомунікаційних систем із спектральним розділенням каналів за умов 

застосування технології ортогонального частотного мультиплексування OFDM.  

Подальше зростання потреби сучасного суспільства в швидкості і обсязі 

переданої інформації ставить перед операторами зв'язку всіх рівнів завдання 

збільшення пропускної здатності опорних оптичних телекомунікаційних мереж 

з щільним спектральним розділенням каналів (DWDM). Протягом останніх 

декількох років в світі активно впроваджуються комерційні багатоканальні 

системи DWDM з канальної швидкістю 40 Гбіт/с. Наступний крок - освоєння 

канальної швидкості 100 Гбіт/с та впровадження технології OFDM. Такі високі 

вимоги ставлять перед дослідниками низку цілком конкретних завдань, 

розв’язання частини з яких проведено в ході виконання дипломної роботи 

здобувачем Гур’євим О.О. Зокрема в роботі доведено можливість ослаблення 

спотворень у оптичних мережах з СРК вибором точок розташування 

компенсаторів дисперсії (підбором величини компенсуємої дисперсії) та 

вибором потужності введеного в ОВ випромінювання. Для оптичної траси 

довжиною 50 ... 500 км оптимальним є рівень вхідного сигналу порядку 3 ... 6 

дБм у випадку максимізації значення Q-фактору. Запропоновані та досліджені 

схеми формування приймання та оброблення сигналів в системах з OFDM, дані 

рекомендації щодо реалізації механізмів підвищення завадостійкості оптичних 

транспортних мереж шляхом застосування запропонованого методу на основі 

завадостійких кодів типу LDPC. Опрацьоване питання компенсації 

дисперсійних явищ у оптичних світловодах. 

В цілому робота виконана на високому науково-технічному рівні, має 

безперечну актуальність в області сучасних систем телекомунікацій, 

апробована в статті у фаховому журналі, а студент Гур’єв О.О. заслуговує 

оцінки «відмінно». 

професор кафедри телекомунікацій, медійних 

та інтелектуальних технологій            Юлій БОЙКО 






