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内容梗概 

 

本論文は，筆者が NTT 未来ねっと研究所在職中，ならびに大阪大学大学院工学研究科電

気電子情報通信工学専攻在学中に行った，長距離・大容量ファイバ伝送に向けた光変復調方

式の高度化に関する研究成果をまとめたものであり，以下の 6 章で構成される． 

第 1 章は序論であり，本研究の背景として高度情報通信社会のデータ通信を支える基盤

的光ネットワークにおける光伝送システムについて説明する．次に，光伝送技術の発展の歴

史と近年の技術動向を踏まえ，将来の光伝送システムの方向性について示す．その上で，将

来の光伝送システムにおける波長あたりの伝送容量の拡大と伝送距離の長延化の重要性を

説明する．さらに，目標とするアプリケーションに応じた波長あたりの伝送容量と要求され

る伝送距離について述べるとともに，本研究の目的を示す． 

第 2 章では，将来の光伝送システムに求められる，波長あたりの伝送容量と伝送距離を実

現するための主要技術と関連研究動向について述べる．その上で，デジタルコヒーレント光

送受信機における光変復調方式に着目し，波長あたりの伝送容量の拡大に向けた課題につ

いて説明する．さらに，雑音耐力の向上を可能とする光変復調方式の高度化についての関連

研究を紹介し，本研究の位置づけを明らかにする． 

第 3 章は，多次元変復調方式を用いた伝送距離の長延化に関する章である．多次元変復調

方式は，偏波や時間，周波数などの直交した複数のシンボル間に制約条件を与えることで変

調方式の設計次元を拡張し，多次元空間でのシンボル間のユークリッド距離を拡大して雑

音耐力を向上させる技術である．多次元変復調方式では，高次元の最密充填格子に基づく変

調方式を設計することで雑音耐力の向上が可能であることが知られている．将来のデジタ

ルコヒーレント光送受信機で想定される変調速度を 100 GBaud とすると，波長あたり 400 

Gbps の伝送速度を実現するには従来の変調方式である 8QAM (Quadrature Amplitude 

Modulation) と同じビット数を送信可能な変調方式が要求される．しかしながら，高い雑音

耐力が期待できる 8 次元変調においてシンボルあたり 8QAM と同じビット数を伝送可能な

変調方式は提案されていない．本章では，8 次元空間における最密充填格子に基づく変調方

式の設計法について述べ，従来の変調方式である 8QAM とシンボルあたり同じビット数を

持つ 8 次元変調 8D-16QAM を提案する．次に，変調速度が 96 GBaud の波長分割多重

(Wavelength Division Multiplexing: WDM)環境における伝送実験を通じて，提案方式と従来方

式についての雑音耐力と伝送特性の比較を行った．その結果に基づき，提案方式の適用によ

り従来方式に比べて雑音耐力の向上および伝送距離の長延化が可能であることを示す．ま

た，多次元変復調方式の演算量解析を実施し，復調時の演算量が課題であることを明らかに

する． 

第 4 章は，第 3 章で新たな課題として明らかとなった多次元変復調における復調時の演
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算量低減に関する章である．多次元変復調方式には，変調の次元数および送信するビット数

の増加に伴い，復調時の探索シンボル数が指数関数的に増加するという課題がある．本章で

は，多次元空間における受信信号を，複数の低次元空間に射影することによって候補シンボ

ル数を絞り込み，かつ，多次元空間でのビット単位対数尤度比 (Log-Likelihood Ratio: LLR) 

を更新することによって低演算量で実現可能な復調方式を提案する．さらに，多次元空間で

の LLR 更新時に重みを変更することにより，簡易化の過程で発生する近似誤差を低減する

手法についても提案する．次に，波長あたりの伝送速度が 600 Gbps となる 120 GBaud 8D-

16QAM 信号の WDM 伝送実験を通じて提案復調方式の性能を評価する．その結果から，提

案する復調方式により最適復調に対する Q 値ペナルティが 0.03 dB と非常に小さな劣化の

みで 8D-16QAM 信号を復調可能であることを示す． 

第 5 章は，Probabilistic shaping 技術を用いた波長あたりの伝送容量のさらなる大容量化に

関する章である．デジタル信号処理技術による送受信機特性の高精度な補償技術や複数の

低速信号を広帯域なアナログデバイスで合成し，高速信号を出力する帯域ダブラ技術，InP 

(Indium Phosphide) などの化合物半導体を用いた超広帯域な光フロントエンド技術を用いる

ことにより，高速な多値 QAM 信号の生成が実現されている．本章では，上記の技術により

生成した高速信号に Probabilistic shaping 技術を適用することを提案し，波長あたりの伝送容

量を 1 Tbps 以上とした伝送を実現する．まず，現実的な回路構成で実現可能な Probabilistic 

shaping 技術の一つである Probabilistic Amplitude Shaping  (PAS) 方式の動作原理と評価方法

について述べる．高速信号への適用性を評価するために，PAS 方式により生成した

Probabilistically shaped QAM (PS-QAM) を用いてWDM伝送実験を実施した．その結果から，

高速信号に PS-QAM を適用することによって波長あたりの伝送容量が 1 Tbps 以上の WDM

伝送が実現可能であることを示す． 

第 6 章では，以上の研究によって得られた成果を総括し，本論文の結論を述べる．  
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第1章 序論 

1.1 研究背景：光通信における大容量化 

クラウドコンピューティングや動画配信サービス，5G をはじめとする高速な無線サービ

スなどの進展により，通信トラフィックは増加し続けている．また，4K/8K をはじめとする

動画配信サービスの高画質化やネットワークを通じた仮想現実・遠隔操作技術の発展，IoT 

(Internet of Things) の普及等に伴い，今後，さらなる通信トラフィックの増加が想定される．

Cisco が報告した全世界のネットワークトラフィックの推移と予測を図 1.1 に示す．2017 年

には年間のインターネットトラフィックは 1 ZByte を超え，年平均成長率は 26 %で増加し

ている[1]．これからの高度な情報通信技術を支えるため，大容量なトラフィックを効率的

に収容可能なネットワークインフラストラクチャが必要となる．特に通信事業者において

は，増加する通信トラフィックに対応するため，通信設備の大容量化とビット当たりの通信

単価の低減が求められている． 

 

図 1.1 グローバルトラフィックの推移と予測 

光ネットワークは，世界中に張り巡らされた光ファイバによる通信網であり，大容量の通

信トラフィックを集約して効率的なデータ伝送を可能にしている．図 1.2 に光ネットワーク

の構造を示す．光ネットワークは伝送距離および伝送容量，ネットワークの適用先によって

階層化されており，海底ネットワーク，コアネットワーク，メトロネットワーク，データセ

ンタ間ネットワーク，アクセスネットワークに大別される．アクセスネットワークは，FTTH 

(Fiber to the home)や無線通信によって，通信事業者の拠点とユーザとの接続を行う．通信事

業者の拠点に伝送された通信トラフィックは，メトロネットワークにより大規模な拠点に
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集約される．コアネットワークでは，集約された大容量の通信トラフィックを大都市間にわ

たって伝送し，海底ネットワークでは，国または地域において集約された通信トラフィック

の大陸間にわたる伝送を行っている．近年のクラウドコンピューティングの発展により，デ

ータセンタにおいて処理されるデータが急速に増加しており，複数のデータセンタ間を接

続するための大容量データセンタ間光ネットワークが実現されている．このように拠点間

におけるネットワークは，集約された通信トラフィックを効率的に伝送する必要があり，ネ

ットワークに応じた長距離・大容量の通信が求められる． 

 

図 1.2 光ネットワークの構造 

長距離・大容量の通信を実現するために，光伝送技術はデバイス技術の進展を中心とした

複数の主要技術により発展してきた．光伝送技術の進展を図 1.3 に示す．光通信の初期にお

いて，送信機ではレーザ出力のオンとオフでデータを表現するオン・オフキーイング (OOK: 

On-Off Keying )方式を用い，受信側では光検出器により検出した信号波形からデータを復調

する，強度変調・直接検波 (IMDD: Intensity Modulation Direct Detection) 方式が用いられて

きた．IMDD 方式の伝送容量は実用化当初は 100 Mbps 程度であったが，光および電気デバ

イスを高速動作させ変調速度を向上する時分割多重 (TDM: Time Division Multiplexing) 方式 

により 10 Gbps まで拡大された[2]．研究段階において TDM 方式による大容量化は，さらな

る変調速度の向上により 100 Gbps まで拡張された[3]が，TDM 方式では，光ファイバ中での

波長分散や偏波モード分散の影響による伝送距離の制限が課題であった． 

その後，エルビウム添加ファイバを用いた光増幅器[4]の実現や，複数の波長を 1 芯の光

ファイバへ多重し，分離が可能なアレイ導波路回折格子[5]の登場により，波長分割多重

(WDM: Wavelength Division Multiplexing)方式が実用化された．WDM 方式は，TDM 方式によ

り高速化された光信号を，波長方向にも多重することで，用いる光ファイバを変更すること

なく，光伝送システム全体の伝送容量を向上させることが可能である．光増幅器を用いた

WDM 方式は，中継地点において光増幅器により増幅帯域内の波長を一括で増幅することが

Metro network
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Data center
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FTTH: Fiber to the home
Wireless access
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可能であるため，光信号を電気信号に変換する O/E 変換 (Optical-to-Electrical Conversion) や，

その逆の E/O 変換 (Electrical-to-Optical Conversion)の回数を大きく低減できる．また，光増

幅器を用いることにより，O/E 変換後の電気信号に対して行う 3R 処理 (Regeneration, 

Retiming, Reshaping) 回数を大幅に削減できる[6]．このように WDM 方式は，伝送容量の大

容量化だけでなく，システム全体の設備コストを低減し，経済的な光ネットワークの実現に

貢献してきた．さらに，光増幅器の増幅帯域の拡張により，波長あたりの伝送容量が 10 Gbps

の光信号を 80 波長 50 GHz 間隔で多重した伝送システムがコアネットワークに導入された

[7]． 

IMDD 方式を多重する WDM 方式の実用化後，変調速度増加に起因する波長分散や偏波

モード分散による伝送距離の制約を緩和するため，差動四位相偏移変調  (DQPSK: 

Differential Quadrature Phase Shift Keying) 方式と差動検波方式による位相を用いた変復調方

式が導入された[8]．OOK 方式ではシンボルあたりオンとオフの 2 つの情報 (1 bit) しか割

り当てることができなかったが，DQPSK 方式では，4 つの位相状態にデータを割り当てる

ことでシンボルあたり 2 bit の情報が伝送可能である．変調速度 20 GBaud の DQPSK 信号を

用いた 100 GHz 間隔 40 波長の WDM システムにより，1.6 Tbps の伝送容量を持つシステム

が実現されている[9]． 

さらなる波長あたりの伝送容量の拡大は，光の位相と振幅を用いてデータを送受信する

コヒーレント方式とデジタル信号処理技術の融合によるデジタルコヒーレント光伝送方式

により実現された．コヒーレント方式は，光増幅器の実用化が行われる以前の 1980 年代に

おいて，局部発振光源の導入による受信感度向上を目的に広く検討が行われていた[10]．当

時は，送信光源と局部発振光源の周波数制御や位相制御を光領域において精密に実現する

ことが求められ，安定性の観点で課題があった．また，光増幅器の実用化[4]により受信感度

の課題が緩和されたことから IMDD 方式が主流となった．その後，CMOS (Complementary 

Metal Oxide Semiconductor) プロセスの微細化により大規模なデジタル演算や，高速なアナ

ログ・デジタル変換器 (ADC: Analog-to-Digital Converter) が実現し，送受信機で用いられる

光源間の周波数誤差や位相雑音をデジタル信号処理により精密に同期する，デジタルコヒ

ーレント光伝送方式が実現された[11]．さらに，デジタルコヒーレント光伝送方式では，光

ファイバ中での波長分散や偏波モード分散をデジタル信号処理により完全に補償すること

が可能である．そのため，IMDD 方式や DQPSK 方式で課題であった伝送距離の制約が大幅

に緩和され，波長あたりの伝送容量が 100 Gbps，WDM 方式による多重後のファイバあたり

の伝送容量が 8 Tbps となるシステムがデジタルコヒーレント方式により実用化された． 
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図 1.3 光伝送技術の進展 

1.2 研究目的 

今後も増加し続ける通信トラフィックに対応するため，将来の光伝送システムではさら

なる大容量化が求められる．近年，IOWN (Innovative Optical and Wireless Network) 構想[12]

において，光を中心とした革新技術を活用した大容量，低消費電力，低遅延なネットワーク

の実現が提唱されている．IOWN 構想では，フォトニクス技術適用部分の電力効率を 100 倍，

光ファイバ 1 本あたりの伝送容量を現行の WDM システムの 125 倍，映像伝送において非

圧縮のデータを波長単位で伝送することで，同一県内でのデータ圧縮・解凍等の処理時間を

含めたエンド・ツー・エンド遅延を現行の 200 分の 1 にするという目標を掲げ，2030 年の

実現を目指している．本研究では，125 倍のファイバ 1 本あたりの伝送容量の実現方法につ

いて検討する．ファイバあたりの伝送容量の増加に向けて，1 本の光ファイバ中に空間的に

複数の伝送路を持つ空間分割多重 (SDM: Space Division Multiplexing) 技術[13]や，増幅帯域

を拡張した広帯域な光増幅器や増幅帯域の異なる複数の光増幅器を用いる広帯域波長分割

多重技術[14][15]の検討が進められている．しかしながら，こうした多重化技術の進展によ

るシステム全体の伝送容量の増加は，光送受信機の台数の増加による設備コストの増加を

伴うため，ビット単価を十分に下げることができず，経済的な光伝送システムの実現が困難

となる．一方で，光送受信機 1 台の波長あたりの伝送容量を増やすことができれば，空間分

割多重技術や広帯域波長分割多重技術を適用した際に，光送受信機台数の大幅な増加無し

にファイバ 1 本あたりの伝送容量の拡大が可能となる．そのため，経済的な次世代光伝送シ

ステムを構築するためには，多重化技術の進展に加え，波長あたりの伝送容量を増やすこと
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が必須である． 

光送受信機の経済化という観点において，波長あたりの伝送容量を増やすことができれ

ば，同一のファイバ容量を実現する際に，電気デバイスに比べ小型化や集積実装が困難で，

大量生産に向かず高価な光デバイスの点数を削減することができる．具体的には，光変調器，

レーザ光源，光 90 度ハイブリッド，光検出器等の光デバイスの点数を削減することができ

る．また，光伝送システムによって伝送される大容量のクライアント信号の標準化が進めら

れており，400 Gbps Ethernet をはじめ 800 Gbps Ethernet, 1.6 Tbps Ethernet 等[16]を効率的に

収容することが将来的に求められる．特に安価な大容量データ伝送が求められるデータセ

ンタ間通信では，複雑なネットワークの設計無しに大容量の Ethernet 信号を伝送しなければ

ならないため，波長あたりの伝送容量の増加が必要である． 

また，経済的な次世代光伝送システムの実現には，3R 処理不要で伝送可能な距離の制限

に対処する必要がある．光伝送システムでは，光増幅器からの自然放出光 (ASE: Amplified 

Spontaneous Emission) 雑音やファイバ中での非線形光学効果の影響により光信号が劣化す

るため，光増幅器のみ (3R 処理無し) で中継伝送可能な距離は制限される．一般的に波長

あたりの伝送容量の拡大に伴い伝送可能距離は減少するが，光送受信機や光増幅器の設置

可能な箇所が中継地点や拠点の場所に限定されるため，3R 処理無しで伝送可能な距離は少

なくとも現状を維持する必要がある．一方，3R 処理無しで伝送可能な距離を長延化できれ

ば，柔軟なネットワーク設計が可能になるだけでなく，3R 処理に必要な光送受信機数の削

減が期待できる． 

本論文では，デジタルコヒーレント光伝送方式の光変復調方式を高度化することにより，

ネットワークに要求される距離にわたる伝送を達成しつつ，波長あたりの伝送容量の増加

を図る．具体的には，次世代のコアネットワークで求められる 400 Gbps 級の波長あたりの

伝送容量と 1000 km 級の伝送距離を両立するシステムの実現と，次世代のメトロネットワ

ークおよびデータセンタ間ネットワークで求められる 1 Tbps 級の波長あたりの伝送容量と

100 km 級の伝送距離を両立するシステムの実現を目標とする． 

1.3 本論文の構成 

図 1.4 に本論文の構成と，各章における原著論文との対応を示す．第 2 章では，将来の低

消費電力・大容量光伝送システムを実現するための，デジタルコヒーレント光送受信機の主

要技術と関連研究動向について述べる．その上で，デジタルコヒーレント光伝送システムに

おける光変復調方式に着目し，波長あたりの伝送容量の拡大に向けた課題について説明す

る．さらに，雑音耐力の向上を狙った高度な光変復調方式についての関連研究を紹介し，本

研究の位置づけを明らかにする． 
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図 1.4 本論文の構成 

第 3 章では，波長あたりの伝送容量が 400 Gbps 級の WDM 伝送において，伝送距離の長

延化を目指し，多次元変復調方式を適用する．多次元変復調方式は，偏波や時間，周波数な

どの直交した複数のシンボル間に制約条件を与えることで変調方式の設計次元を拡張し，

多次元空間でのシンボル間のユークリッド距離を拡大することにより雑音耐力を向上させ

る技術である．本章では，8 次元空間の最密充填格子である E8 格子に基づく変調方式の設

計法を提案する．さらに，96 GBaud の変調速度で波長あたり 400 Gbps の伝送速度を実現す

るため，従来の変調方式である 8QAM (Quadrature Amplitude Modulation) と同じビット数を

送信可能な 8 次元変調である 8D-16QAM を提案する．次に，変調速度が 96 GBaud の WDM

伝送実験を通じて，提案方式は従来方式に比べて雑音耐力の向上および伝送距離の長延化

が可能であることを示す．また，多次元変復調方式の演算量解析を行い，復調時の演算量が

課題であることを明らかにする． 

第 4 章では，第 3 章で新たな課題として明らかとなった多次元変復調方式における復調

時の演算量低減を検討する．多次元変復調方式は，変調の次元数および送信するビット数の

増加に伴い，復調時の探索シンボル数が指数関数的に増加する．多次元空間における受信信

号を，複数の低次元空間に射影することによって探索が必要となる候補シンボル数を絞り

込み，かつ，多次元空間でのビット単位対数尤度比 (Log-Likelihood Ratio: LLR) を更新する

ことによって低演算量で実現可能な復調方式を提案する．さらに，8D-16QAM のビット単

位 LLR 更新時に重みを変更することにより提案復調方式において生じる近似誤差を低減す

る手法についても提案する．次に，波長あたりの伝送速度が 600 Gbps となる 120 GBaud 8D-

16QAM 信号の WDM 伝送実験を通じて提案復調方式の性能を評価する．本実験において，

第１章 序論

第２章 デジタルコヒーレント伝送における光変復調方式

第３章 多次元変復調方式による伝送距離

長延化 [A-1]

伝送容量拡大による伝送距離低下に対処

第５章 Probabilistic shaping(PS)技術に

よる波長あたりの伝送容量拡大

[B-7, B-9, B-11]

波長あたりの伝送容量拡大に向けた高速

信号へのPS技術適用と実証

第６章 結論

第４章 多次元変復調方式における復調時

の演算量削減 [A-2]

多次元変調信号復調時の演算量増加に対処

400 Gbps級信号の1000 km級伝送の実証 1 Tbps級信号の100 km級伝送の実証
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提案する復調方式を用いた際の最適復調に対する Q 値ペナルティは 0.03 dB であり，提案方

式は非常に小さな劣化のみで 8D-16QAM 信号を復調可能であることを示す． 

第 5章では，1 Tbps級の波長あたりの伝送容量と 100 km級の伝送距離を両立するために，

Probabilistic shaping 技術および高速信号生成・受信技術を適用する．デジタル信号処理技術

による送受信機特性の高精度な補償技術，複数の低速信号を広帯域なアナログデバイスで

合成し，高速信号を出力する帯域ダブラ技術，InP (Indium Phosphide) などの化合物半導体を

用いた超広帯域な光フロントエンド技術を用いることにより，高速な多値 QAM 信号の生成

が実現されている．本章では，上記の技術により生成した高速信号に Probabilistic shaping 技

術を適用することを提案し，波長あたりの伝送容量を 1 Tbps 以上とした伝送を実現する．

まず，現実的な回路構成で実現可能な Probabilistic shaping 技術の一つである Probabilistic 

Amplitude Shaping (PAS) 方式の動作原理と評価方法について述べる．高速信号への適用性を

評価するために，PAS 方式により生成した Probabilistically shaped QAM (PS-QAM) を用いて

WDM 伝送実験を実施する．その結果から，高速信号に PS-QAM を適用することによって

波長あたりの伝送容量が 1.3 Tbps の WDM 伝送において 200 km 伝送が実現可能であること

を示す． 

第 6 章では，以上の研究によって得られた成果を総括し，本論文の結論を述べる． 
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第2章 デジタルコヒーレント伝送にお

ける光変復調方式 

2.1 緒言 

本論文では，次世代光伝送システムの伝送距離の長延化および波長あたりの伝送容量の

拡大のためのデジタルコヒーレント光伝送方式における光変復調技術を研究対象とする．

本章では，デジタルコヒーレント光送受信機の主要技術と関連研究動向について述べ，波長

あたりの伝送容量拡大に向けた光変復調方式の課題を明確化する．さらに本研究で着目す

る光変復調方式の高度化について，その概要および関連研究を述べる． 

2.2 デジタルコヒーレント光送受信機 

現行の光伝送システムでは，デジタルコヒーレント光送受信機による WDM 伝送システ

ムが用いられている．一般的なデジタルコヒーレント光送受信機の各機能部における役割

と動作について，図 2.1 を用いて送信機側から受信機側に向けて順に説明を行う． 

まず，図 2.1 の送信機におけるデジタル信号部(Tx DSP: Transmitter side Digital Signal 

Processing) の処理について述べる．Tx DSP では，まず，入力されたクライアント信号を，

伝送に適した形式に変換するフレーミング処理が施される．フレーミング処理において，複

数のクライアント信号の多重化や，パスを管理するためのヘッダ情報の付加，送信ビットの

同符号連続を緩和するスクランブル処理等が行われる．その後，前方誤り訂正 (FEC: 

Forward Error Correction) のための符号化が行われ，パリティビットがデータに付加される．

符号化後のビット系列は，あらかじめ決められた規則に基づいて送信シンボルに割り当て

られる．変換された送信シンボル系列には，レイズドコサインフィルタやルートレイズドコ

サインフィルタ等のナイキストフィルタを用いたスペクトル整形が適用され，信号帯域が

制限された時間波形として出力される．得られた時間波形に対し，送信機の逆特性を予め与

える予等化処理を行うことで，光送信機から出力された信号波形を理想的な時間波形に近

づけることが可能となる． 

次に，受信機におけるデジタル信号処理後の波形は，図 2.1 中のデジタル-アナログ変換

器 (DAC: Digital-to-Analog Converter)によってアナログ電気信号に変換される．変換後のア

ナログ電気信号は，ドライバアンプ (DRV: Driver Amplifier) と呼ばれる線形増幅器により，

光変調器を駆動するために十分な振幅に増幅される．光変調器では，レーザ光源から入力さ

れる連続波 (CW: Continuous Wave) とドライバアンプから入力された電気信号から，光の電

界信号が生成される．この際，デジタルコヒーレント光伝送方式で用いる光変調器は IQ 変
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調器と呼ばれ，同相位相軸 (I 軸: In-phase)と直交位相軸 (Q 軸: Quadrature-phase) の各電界

成分の変調を独立に行う．偏波分割多重 (PDM: Polarization Division Multiplexing) 方式は，

レーザ光源からの CW 光を分岐し，2 つの偏光状態を直交させた状態で，それぞれ異なる IQ

変調器に垂直・水平偏波成分の電気信号を入力し，変調後の光信号を合成することで実現さ

れる． 

変調された光信号は，光ファイバおよび光増幅器で構成される伝送路を伝送後，コヒーレ

ント光受信機によって受信される．コヒーレント光受信機は，図 2.1 に示されるように偏波

多重 90 度光ハイブリッド回路とバランス型光検出器 (BPD: Balanced Photo Detector) により

構成される．偏波多重 90 度光ハイブリッド回路には，受信光信号と局部発振光源からの CW

光が入力され，互いに直交した偏波状態の光が 2 つの光 90 度ハイブリッド回路に入力され

る．光 90 度ハイブリッド回路では，受信光信号と局部発振光源からの CW 光をそのまま干

渉させるパスと，局部発振光源からの CW 光の位相状態を 90 度回転させて受信光信号と干

渉させる 2 つのパスが存在し，それぞれ BPD で検出することにより，干渉した信号のうち

2 乗成分が打ち消され，受信信号の光電界と CW 光の電界に比例した電気信号が得られる．

BPD で検出される電気信号は，トランスインピーダンスアンプ ( TIA : TransImpedance 

Amplifier) により増幅されたのち，アナログ -デジタル変換器  (ADC: Analog-to-Digital 

Converter) によりデジタル信号に変換される． 

次に，図 2.1 の受信機におけるデジタル信号部 (Rx DSP: Receiver side Digital Signal 

Processing)の処理について述べる．デジタル信号に変換された受信信号は，デジタル信号処

理により，受信機特性の補償，光ファイバ中の波長分散の補償，偏波回転や偏波モード分散

の補償による偏波分離，送受信機で用いられるレーザ光源の周波数誤差 (周波数オフセッ

ト) および位相雑音の推定・補償を行う．デジタル信号処理により等化された受信シンボル

系列は，硬判定前方誤り訂正 (HD-FEC: Hard-Decision FEC) を用いる場合には，シンボルを

硬判定後にビットに変換した後に復号される．一方，軟判定前方誤り訂正 (SD-FEC: Soft-

Decision FEC) を用いる場合には，受信シンボルから対数尤度比 (LLR: Log-Likelihood Ratio) 

を算出後に復号される．そして，送信機において施されたフレーミング処理の逆操作により，

復号後のビット系列からクライアント信号が再生される． 
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図 2.1 デジタルコヒーレント光送受信機の構成 

このようにデジタルコヒーレント光送受信機は，デジタル信号処理やアナログ電気信号

領域の処理，光領域の処理を組み合わせて実現されており，複数の主要技術により成り立っ

ている．以降では，各コンポーネントにおける主要技術の動向と関連技術について述べる． 

アナログ電気信号と光信号の処理を行う光フロントエンド回路は，送信機ではドライバ

アンプと光変調器から構成され，受信機では 90 度光ハイブリッド回路と BPD，TIA から構

成される．デジタルコヒーレント送受信機における変調速度は，光フロントエンド回路のア

ナログ帯域幅により律速され，デバイス技術の進展が必要となる．近年では，化合物半導体

を用いた光フロントエンド回路技術が進展し，50 GHz を超えるアナログ帯域を持つデバイ

スが実現されている[17]． 

デジタル信号をアナログ信号に変換するDACおよびアナログ信号をデジタル信号に変換

する ADC についても，デジタル領域におけるサンプリング速度とアナログ領域におけるア

ナログ帯域幅が，変調速度の制限要因となる．また DAC/ADC については，出力/入力波形

の再現度の指標である有効ビット数 (ENoB: Effective Number of Bit) が多値信号を生成する

上で重要なパラメータとなる．こうした DAC/ADC の性能についてもデバイス技術の進展

が求められ，次世代の光伝送システム向けにサンプリング速度が 100 GSample/s を超える

DAC/ADCの研究開発が進められている[18]．また，CMOSトランジスタをベースとするDAC

の速度限界を打破するために，複数の低速な DAC から出力された信号を，化合物半導体を

用いた広帯域なアナログデバイスを用いて合成し高速信号を生成する，Super DAC 方式が

注目を集めている[19][20]． 

送受信機に用いられるレーザ光源は，100 Gbps システムで標準化されたフォームファク

タである ITLA (Integrable Tunable Laser Assembly) から小型化が進められ，200 Gbps システ

ム向けに μITLA (Micro ITLA)が開発されている[21]．μITLA では，従来の ITLA よりも周波

数の安定度や位相雑音が改善され，100 kHz 以下のスペクトル線幅の μITLA が実現されて

いる[22]．また，デジタル信号処理を用いた高精度な位相同期を適用する場合，変調速度や

変調多値度にも依存するが，100 kHz 以下のスペクトル線幅であれば，レーザ位相雑音が補

償可能であることが示されている[23]． 
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デジタル信号処理技術は，無線伝送分野において以前から実用化されているが，近年，光

伝送分野においても積極的に実用化が進められている．高速な DAC/ADC の登場や，CMOS

トランジスタの微細化・集積化による大規模なデジタル演算が実現可能になったことから

光伝送分野においても盛んに研究が行われ，100 Gbps 光伝送システムにおいて実用化され

ている．具体的には，高速フーリエ変換を用いて光ファイバ中の波長分散を低演算量で補償

する周波数領域等化技術[24]や，敷設された光ファイバの揺れにより応答が時間的に変動す

る偏波モード分散および偏波回転を適応的に補償する適応フィルタ技術[25][26]，送受信機

のレーザ光源の周波数誤差および位相雑音を補償する周波数オフセット補償技術[23]およ

び位相雑音推定・補償技術[27]が導入されている．これらの光領域で発生する線形現象によ

る符号間干渉は，デジタル信号処理により高精度に補償することが可能となった． 

100 Gbps システムの実用化後も，光伝送分野において高度なデジタル信号処理の研究開

発が盛んに行われている．WDM 波長間隔を高密度化するための周波数スペクトル整形技術

[28]，送受信機のデバイス特性をデジタル信号処理により高精度に補償する精密校正技術

[29][30]，光ファイバ中で発生する非線形光学効果をデジタル信号処理により補償するデジ

タル後方伝搬 (DBP: Digital Back-Propagation) 技術[31]などの検討が行われている． 

また，伝送距離 1 万 km に及ぶ海底ネットワークにおいては，ファイバ中の非線形光学効

果の影響により伝送容量や伝送距離が制限される．海底ネットワークにおける長距離光伝

送システム向けの先進的な変復調方式として，固有値伝送方式が提案されている[32]．固有

値変調方式は，光ファイバの中の光の伝搬を表す非線形シュレディンガー方程式を逆散乱

法によって解く際に得られる固有値を用いた伝送方式である．固有値伝送方式は，非線形光

学効果の影響を受けないため，非線形歪みによる伝送距離制限を克服することが期待され

ている．近年では，固有値伝送の復調時に機械学習の手法を用いて復調性能を向上するとい

う結果が報告されている[33]．固有値伝送方式では，伝送距離により固有値は不変であるが，

その時間波形は変化する．そのため，所望の固有値を持つ時間波形に含まれる任意定数の設

定指針や伝送距離に応じたシンボルの設計指針として，平均調和ユークリッド距離を用い

た設計方式が提案されている[34]． 

デジタル信号処理では，ファイバ伝送中および送受信機中での線形応答や非線形応答に

よって変化した波形を補償することは可能であるが，伝送中に発生する雑音成分を除去す

ることは不可能である．こうした雑音による影響を軽減し，送信したビットを受信機におい

て誤り無く再生するために，FEC 技術が用いられる．送信機においてパリティビットと呼

ばれる冗長ビットを付加する符号化を行い，受信機において誤りを含んだ情報から送信し

た符号語を復元する操作が行われる．この符号語を復元する処理を復号と呼ぶ．FEC 技術

も無線伝送分野で発展した技術であり，光伝送分野では，IMDD 方式が主に用いられた頃か

ら伝送距離の長延化を目的に検討が始められた[35]．そして，デジタルコヒーレント方式を

用いた 100 Gbps システムでは，復号時に硬判定したビット情報だけではなく，その信頼度

情報を用いることで訂正能力を向上する SD-FEC:技術が導入された[36]．近年では，SD-FEC
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の高性能化の研究が行われ，理論限界まで 1 dB 程度にせまる光伝送用の SD-FEC が報告さ

れている[37]． 

送信機における送信ビットと送信シンボルの変換規則と，受信機におけるシンボルの判

定方法である変復調方式として，OOK 方式が主に用いられていた時点では，複雑な方式を

用いることは技術的に困難であった．デジタルコヒーレント方式の登場により，無線伝送技

術と同様に電界の複素振幅の変復調が可能となり，光伝送分野においても変調信号の多値

化や複雑なシンボル配置の設計や復調が実施できるようになった．光伝送分野における変

復調方式の検討は，伝送路における信号歪み補償技術や SD-FEC 技術が成熟するつれて注

目を集めるようになった．変復調方式の高度化は，アナログモデム伝送分野や無線伝送分野

などの帯域が制限された中で，通信理論に基づいて伝送容量の大容量化や雑音耐力の向上

を実現する技術である[38]． 

将来，光伝送分野においても，ファイバヒューズ現象による光ファイバへの入射電力上限

[39]や，光増幅器の増幅帯域幅の制限により WDM の多重数が制限される場合，ファイバあ

たりの容量をさらに増加するためには，周波数利用効率の向上と SDM 技術の導入が必要と

なる．SDM 技術による大容量化は，空間多重数の増加による光送受信機台数の増加が懸念

される．そのため，光送受信機の大幅な増加無しにファイバあたりの伝送容量を大容量化す

るためには，波長あたりの伝送容量の増加が求められる．一方で，変調信号の多値化による

周波数利用効率の向上は，3R 中継間隔の制限からネットワーク毎に求められる伝送距離を

達成する必要があり，多値化による最小信号点間の縮小による雑音耐力の劣化が課題とな

る．デジタルコヒーレント伝送方式において，波長分散や偏波モード分散の補償技術，送受

信機のレーザ光源の周波数誤差および位相雑音の補償技術，高性能な SD-FEC 技術が導入

され，ファイバ伝送における伝送容量および伝送距離は大きく向上した．しかしながら，こ

れらの技術は成熟期を迎えており，さらなる伝送容量の増加および伝送距離の長延化には，

これまでファイバ伝送において十分に検討がなされていなかった光変復調方式を高度化す

る必要がある． 

本論文では，次世代光伝送システムに求められる，コアネットワークへの適用を指向した

波長あたりの伝送容量が 400 Gbps の伝送システムの長延化と，メトロネットワークおよび

データセンタ間ネットワークへの適用を指向した 100 km 伝送システムの大容量化について，

光変復調方式の高度化により取り組む．2.3 節では，デジタルコヒーレント光伝送方式にお

ける波長あたりの伝送容量の拡大に向けた課題について述べる． 

2.3 波長あたりの伝送容量拡大に向けた課題 

波長あたりの伝送容量は，波長あたりで 1 秒間に伝送される情報ビット数で定義され，変

調速度とシンボルあたりに割り当てるビット数の積から既知信号と FEC の冗長ビットを除

いた値で求められる．変調速度は 1 秒間にシンボルを送信する回数であり，既知信号の割合
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は用いるデジタル信号処理によって定まる．また，実際の伝送システムでは，フレーミング

処理における管理情報等のオーバーヘッドを加味する必要がある．100 Gbps システムは，

変調速度が 32 GBaud で，シンボルあたりのビット数が 2 bit の QPSK を使用し，偏波多重方

式により伝送容量をさらに 2 倍にすることで実現される[40]．波長あたりの伝送容量を拡大

するためには，変調速度の向上またはシンボルあたりのビット数 (変調多値度) の増加が必

要となる．変調速度の向上はより広い周波数帯域を使うこととなるが，電気・光デバイスの

アナログ帯域や DAC/ADC のサンプリング速度により制限される．一方，変調多値度の向上

を図る際，最小シンボル間隔の縮小による雑音耐力の劣化が課題となる． 

図 2.2 に次世代光伝送システムにおける波長あたりの伝送容量の拡大方針を示す．変調速

度に関しては，デバイス技術の進展により次世代光伝送システムでは，100 GBaud 級のサン

プリング速度の実現が期待されている．コアネットワーク向けの波長あたりの伝送容量が

400 Gbps 以上を達成するためには，QPSK と 16QAM の中間となる 8QAM 以上の多値度が

必要となる．また，メトロネットワーク・データセンタ間ネットワーク向けの波長あたりの

伝送容量 1 Tbps 以上を達成するためには，16QAM 以上のさらに高い変調多値度が求められ

る．そのため，従来の変調方式である QPSK からの雑音耐力の劣化，伝送可能距離の短縮が

懸念される．本論文では，変調多値度の増加に伴う雑音耐力の劣化を通信理論に基づく高度

な光変復調方式を適用することで緩和し，各ネットワークに要求される伝送距離を達成し

つつ，波長あたりの伝送容量の拡大を目指す． 

 

図 2.2 波長あたりの伝送容量の拡大 

2.4 光変復調方式の高度化 

本節では，従来 QAM に対して雑音耐力の向上が可能となる高度な光変復調方式の概要を

述べる．第 3 章と第 4 章では，伝送距離の長延化を目的に多次元変復調方式を用いた検討
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を行い，第 5 章では，コアネットワークやデータセンタ間ネットワークの通信における波長

あたりの伝送容量の拡大のために Probabilistic Shaping 方式を用いた検討を行う．他の高度

な光変復調方式として，IQ 平面におけるシンボル点配置を最適化し雑音耐力を拡大する

Geometric Shaping 技術[41][42]が提案されている． 

光伝送システムでは，ファイバ中の非線形光学効果の影響によりファイバへの入射電力

が制限されるため，着信時の光信号対雑音比 (OSNR: Optical Signal-to-Noise Ratio) に上限が

存在する．そのため，波長あたりの伝送容量の向上に伴う雑音耐力低下により，伝送距離が

制限される課題がある．線形光学効果の影響を緩和する方式としては，純シリカコアファイ

バ (PSCF: Pure Silica Core Fiber) を用いた低損失コア拡大ファイバの使用[48]，光ファイバ

スパン中における位相共役光発生による非線形性の相殺[49]，デジタル信号処理による非線

形光学効果の補償[31]等が提案されているが，いずれの方式を用いても完全に非線形光学効

果を抑圧または補償することは困難である．そのため，長距離伝送の実現には，非線形光学

効果への対応だけではなく，符号化方法や変復調方式において OSNR 耐力の向上が求めら

れる． 

光伝送システムにおける OSNR 耐力の向上手法として，FEC の高性能化が行われてきて

いる．光伝送システムでは 100 Gbps を超えるスループットにおいて高い訂正性能を実現す

るため，SD-FEC である LDPC (Low Density Parity Check) 符号[36]やターボプロダクト符号

[50]の実用化が既に報告されている．光伝送システムで用いられる LDPC 符号は，既に理論

限界に対して 1 dB 程度まで漸近する結果が報告されており[37]，演算量と誤り訂正性能の

間にトレードオフの関係があることから，現状の演算量を保ちつつ大幅な性能の改善を図

ることは困難である．そのため，FEC 技術とは異なった手法で OSNR 耐性を改善する方法

が求められる． 

多次元変復調方式は，複数のシンボルを組み合わせて 1 つのシンボルを形成し，元のシン

ボル間に拘束条件を課すことで信号点間距離を拡大し雑音耐力を改善する技術である[43]．

図 2.3 に従来変復調方式と多次元変復調方式の違いを示す．図 2.3 は，偏波を用いた 4 次元

変復調であるセット分割 16QAM[44]を例として示している．従来の変復調方式では，偏波

多重信号の場合，X 偏波と Y 偏波のシンボル点は独立に変調され，シンボル間の最小ユー

クリッド距離は小さい．一方，多次元変復調方式では，X 偏波と Y 偏波のシンボル点はお

互いに関連しており，X 偏波においてオレンジ色で表されるシンボル点を選択した場合，Y

偏波においてもオレンジ色で表されるシンボル点を選択する．同様に X 偏波で青色のシン

ボル点を選択した場合，Y 偏波においても青色のシンボル点から選択される．このように制

約条件を与えることで，シンボル間の最小ユークリッド距離を拡大することが可能となり，

雑音耐力の向上が期待できる．ただし，選択可能なシンボル点数は，制約条件を持たない従

来の QAM 方式よりも少なくなるため，雑音耐力の比較をする際には同じビット数の変調信

号を用いる必要がある．また，送信信号に制約条件を与えて雑音耐力を向上するという点で

は FEC と類似の技術であるが，多次元変復調ではシンボル間の最小ユークリッド距離に基
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づいて変調信号の設計を行うという点で FEC と異なっている． 

 

図 2.3 多次元変復調方式の概要 

Probabilistic Shaping 方式は，シンボル点毎の出現頻度を変化させ，振幅の小さいシンボル

点の出現頻度を増加させることで，平均電力が同一でシンボル点の出現頻度が一定の QAM

に対してシンボル間隔を増加させることにより雑音耐力を改善する技術である[45][46]．図

2.4にシンボル点の出現頻度が一定の従来 QAMとシンボルの出現頻度が異なる PS-QAM を

示す．PS-QAM では振幅の小さいシンボル点の出現頻度が高いため，従来 QAM と平均電力

を一定とすると，図 2.4 に示すようにシンボル間隔を増加させることが可能となる．PS-QAM

についても多次元変復調と同様に，シンボル間の制約条件を与えることでシンボル点毎の

出現頻度を制御しており，基準となる QAM の変調多値度が同じ場合，PS-QAM は従来 QAM

に対して送信可能なビット数は少なくなる．そのため，従来 QAM と同じビット数を PS-

QAM で送信する場合は，変調多値度が大きくなり，ピーク対平均電力比 (PAPR: Peak-to-

Average Power Ratio) は大きくなる．PAPR が増加するとファイバ伝送中に生じる非線形光

学効果の影響が大きくなるため，出現頻度の分布形状を変更することで非線形光学効果の

影響を低減する方式も提案されている[47]．また，PS-QAM は設定するシンボルの出現頻度

の形状に応じて送信可能なビット数を柔軟に変更することが可能であるという利点があり，

複数の冗長度の FEC を持つことなく周波数利用効率を変更することができる． 

X偏波

Y偏波

独立に設計
(2次元:I,Q)

次元を拡張
して設計

(2次元→N次元)

最小ユークリッド距離:小

雑音による広がり

最小ユークリッド距離:大

雑音による広がり 雑音耐力向上
誤り率:大×

誤り率:小◎

Y偏波

X偏波

従来の変復調方式 多次元変復調方式

I

Q
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図 2.4 PS-QAM の概要 

2.5 結言 

本章では，デジタルコヒーレント光送受信機の概要を説明し，波長あたりの伝送容量の拡大

および伝送距離の長延化に必要な主要技術と関連研究動向を述べ，さらに，次世代光伝送シ

ステムを実現する上で，光変復調方式の高度化が重要となる理由を示した．次世代光伝送シ

ステムの目標である 400 Gbps 級の 1000 km 級伝送，1 Tbps 級の 100 km 級伝送の実現に向

けた課題について説明し，雑音耐力の向上が必要不可欠であることを示した．多次元変復調

方式および Probabilistic shaping 方式の概要と原理を説明し，本論文において取り組む内容の

方向性を明確化した． 

シンボル出現頻度

低 高

従来QAM
(シンボル出現頻度均一)

PS-QAM
(シンボル出現頻度不均一)

シンボル間隔拡大
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第3章 多次元変復調方式による多値変

調信号の伝送距離長延化 

3.1 緒言 

本章では，光伝送システムの伝送距離長延化を可能とする多次元変復調方式について述

べる．2 章で述べたように，波長あたりの伝送容量の向上は，変調速度の高速化または多値

変調によって実現可能である．変調速度の高速化はアナログデバイスの帯域制限および

DAC，ADC のサンプリング速度によって制限される．また，変調速度の高速化では，光増

幅器の増幅帯域幅の制限により WDM の波長多重数が制限される場合，ファイバあたりの

容量を増やすことができない．一方，多値変調によって 1 波長あたりの伝送容量の拡大を図

るには，シンボル候補点を増加させ，割り当てられるビット数を増やす必要がある．しかし

ながら，シンボル候補点数の増加に伴い，シンボル候補点間の最小ユークリッド距離が減少

するために雑音耐力が劣化する．そのため，加法性白色ガウス雑音(AWGN: Additive White 

Gaussian Noise) 環境下において要求される光信号対雑音比 (OSNR: Optical Signal-to-Noise 

Ratio) が増加して伝送距離が制限される課題がある． 

変調フォーマットの改良によって OSNR 耐力を向上させるアプローチとして，複数シン

ボル間に関連を持たせシンボル候補間の最小ユークリッド距離を拡大可能な多次元変復調

方式が光伝送分野において注目を集めている．本章では，次世代光伝送システムへの多次元

変復調の適用を検討する．まず，多次元変復調方式の概要，設計方法，変復調方法について

述べる．そして，次世代光通信システムで求められる 1 波長あたりの正味レートが 400 Gbps

かつ WDM 条件において数千 km 級の伝送の実現に向け，以下の観点に着目し多次元変復調

方式の検討を行う．はじめに，100 GBaud 級の偏波多重信号を用いた際に，誤り訂正符号に

よる冗長分を除去した後の正味レートが 400 Gbps を上回る従来の PDM-8QAM と同じビッ

ト数を割り当て可能で，雑音耐力の向上が期待できる 8 次元フォーマットを提案する．次

に，冗長度が同一の誤り訂正符号を用い周波数利用効率が同じ従来構成の PDM-8QAM と，

提案する 8 次元フォーマットについて OSNR 耐力の改善量を明確化する．また，WDM 伝送

実験を通じ，提案する 8 次元フォーマットに反復復調法を適用した際に従来構成に対して

約 1200 km の長延化が可能であることを示す．さらに，提案 8 次元フォーマットの復調処

理において従来構成に対する演算量の増加量の解析を行い，提案方式の復調時における課

題を明らかにする． 
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3.2 最密充填格子に基づく 8 次元変復調方式 

本節では，最密充填格子に基づく多次元変調の構成法，実装方法，および，復調法につい

て述べる．まず，多次元変復調における性能指標である漸近電力効率について説明し，高次

元空間中における最密充填格子の漸近電力効率が高いことに着目する．次に，8 次元空間中

における最密充填格子の構成方法について説明し，最密充填格子に基づいた変調信号の設

計法を提案する．さらに，提案した変調信号を光伝送システムに実装する方法と，軟判定情

報を用いて復調性能の向上を図ることができる軟判定反復復調法について述べる．最後に，

提案する 8 次元変調信号と従来の変調信号に対する軟判定反復復調法の性能差分について

EXIT (Extrinsic Information Transfer) chart を用いた解析を行う． 

3.2.1 光伝送システムにおける多次元変復調方式の先行研究 

変復調方式の改良によって OSNR 耐力を向上させるアプローチとして，複数シンボル間

に関連を持たせてシンボル候補間の最小ユークリッド距離を拡大する多次元変復調方式が

光伝送分野において近年注目を集めている[43][44][51]-[56]．多次元変復調方式は情報理論

の分野において提案され[38]，デジタル通信を用いる他分野で従来から検討が進められてき

た．無線伝送分野での多次元変復調方式の研究では，トレリス符号化変調  (TCM: Trellis 

Coded Modulation) 方式 [38]が主に検討されている．デジタルコヒーレント伝送技術の発展

により，光伝送分野においても様々な変復調方式の利用が可能になり，100 Gbps 級の光伝

送の雑音耐力向上に向け，変調速度が 32 GBaud 級の信号に対する多次元変復調方式の適用

が実験的に実証されている[43][44][51]-[54]．さらなる最小ユークリッド距離拡大のため，次

元数を拡張した 8 次元変復調方式が報告されており，割り当てビット数が小さい変復調方

式において提案されている[55][56]．光伝送における多次元変復調方式において，100 Gbps

を超える高いスループットを実現可能にするため，ブロック符号のように少数シンボル間

の依存関係のみで構成される方式が広く検討されている[43][44][51]-[56]．一方で，多数の受

信シンボル系列をもとにビタビ・アルゴリズムにより復調を行う TCM 方式を用いた多次元

変復調方式は，系列推定が必要であり並列処理によるスループットの向上が困難であるこ

とから，光伝送における検討は少ない[57]．また，多次元変復調シンボルに対し，SD-FEC を

インターリーブして適用する BICM (Bit Interleaved Coded Modulation) 方式[58]を用いる際

に，SD-FEC 復号における軟判定情報を多次元変調信号の復調部にフィードバックすること

で復調特性を向上させる反復復調による雑音耐力向上技術が提案されている[59]． 

光伝送システムにおける多次元変復調方式では，1 シンボルあたりに割り当てられるビッ

トを少なくする (周波数利用効率を犠牲にする) ことで高感度化を実現する方式を中心に

検討されてきた．そのため，同一の 1 波長あたりの容量を実現するための変調速度を変更し

た条件での比較[44]や，周波数利用効率の中間点を実現する技術として多次元変復調を用い
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た報告がなされている[60]．また，同一の周波数利用効率において比較を行うため，異なっ

た冗長度の誤り訂正符号を用いた比較についても報告されている[61]．しかしながら，1 シ

ンボルあたりに割り当てられるビット数が異なる場合には，シンボル候補点数の違いによ

る原理的な受信感度の差分が存在し，誤り訂正符号の冗長度が異なる場合では符号の差分

が存在するため，従来の変復調方式に対する多次元変復調方式の優位性が不明確となって

しまう．そのため，本検討では従来の変復調方式と 1 シンボルあたりに割り当てられるビッ

ト数が同一となる多次元変復調方式を提案し，伝送性能の比較を行う． 

3.2.2 多次元変調設計法 

多次元変調の性能指数は，BPSK (Binary Phase Shift Keying) に対する感度の改善量である

漸近電力効率γasym.で表されることが知られている[43]．γasym.は式(3.1)で計算される． 

γasym. =
𝑑𝑚𝑖𝑛.
2

4𝐸𝑏
 (3.1) 

ここで， 𝑑𝑚𝑖𝑛.はシンボル間の最小ユークリッド距離，𝐸𝑏は 1 ビットあたりの平均電力を表

す．図 3.1 は，2D，4D，および 8D における多次元変調の漸近電力効率γasym.の 4D シンボ

ルあたりに割り当て可能なビット数の依存性をプロットしたものである[43][44] [51]-[56]．

図 3.1 の各破線は，2D，4D，および 8D 空間における最密充填格子から求められる格子点間

のユークリッド距離に基づく漸近電力効率を表しており[63]，各点は，これまでに提案され

ている多次元変調方式の漸近電力効率を表している．図 3.1 は，高次元の最密充填格子に基

づく変復調方式を用いれば，高い漸近電力効率が達成できることを示している． 
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図 3.1 多次元変調信号の漸近電力効率γasym.の 4D シンボルあたりビット数依存性 

しかしながら，光伝送分野において，8 次元空間における 6 bits/4D symbol (PDM-8QAM 相

当) の多次元変調方式はこれまで検討されていなかった．そこで，本研究では最密充填格子

に基づく 8 次元空間変調の設計を行う． 

8 次元空間においてこれまで知られている最密充填格子は，E8格子と呼ばれ，その要素𝑥𝑙

は，以下のように表現される[63]． 

(𝑥1, … , 𝑥8): all 𝑥𝑙 ∈ ℤ
8 or all 𝑥𝑙 ∈ (ℤ +

1

2
)
8

, ∑𝑥𝑙 ≡ 0 (mod 2)

8

𝑙=1

 (3.2) 

ここで，ℤ8は全て整数の要素を持つ 8 次元ベクトルの集合であり，(ℤ +
1

2
)
8
は全て半整数の

要素を持つ 8 次元ベクトルの集合である．式(3.2)を満たす格子点について図 3.2 を用いて説

明する．図 3.2 では 8 次元空間をそれぞれ 4 つの 2 次元平面に射影を行って図示している．

ここで，●および▲はℤ8の要素であり，○および△は(ℤ +
1

2
)
8
の要素である．次に，∑ 𝑥𝑙 ≡

8
𝑙=1

0 (mod 2)を満たす条件について考えるため，ℤ8の要素と(ℤ +
1

2
)
8
の要素を 2 次元平面の座

標の合計が偶数および奇数となる場合に分解する．●はℤ8を 2 次元平面に射影した際に座

標の合計が偶数となる点，▲はℤ8を 2 次元平面に射影した際に座標の合計が奇数となる点，

○は(ℤ +
1

2
)
8
を 2 次元平面に射影した際に座標の合計が偶数となる点，△は(ℤ +

1

2
)
8
を 2 次
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元平面に射影した際に座標の合計が奇数となる点をそれぞれ表しており，ℤは負の整数を含

むが紙面の都合上図 3.2 では𝑥𝑙は正の要素のみを記載している．式(3.2)からE8格子の格子点

は 8 次元ベクトルの要素𝑥𝑙の合計が 2 の倍数となるため，2 次元平面上の点は図 3.2 に示す

関係を満たす必要がある． 

 

図 3.2 8 次元空間の 4 つの 2 次元平面に対する射影と E8格子の各次元間の関係 

次に，E8 格子の格子点から変調フォーマットを設計する方法について説明する．変調フ

ォーマットの設計には，送信ビットを割り当てるシンボル点の個数とシンボルを割り当て

る座標系を決定することが必要となる． 選択した座標系図 3.3 選択した座標系を平行移

動および座標回転しても前述のルールに従って格子点の判定を行えば，E8 格子の構造は保

持される．そのため，本検討では，従来の正方 QAM からの拡張性を考慮し，図 3.3 に示す

座標系を選択した．次に，決定した座標系において E8 格子の格子点のうちシンボルとして

用いる格子点を必要な個数だけ選択する．格子点を選択するアルゴリズムはいくつか考え

られるが，シンボル系列の持つ平均エネルギーを低減し雑音耐力を向上するために，8 次元

ベクトルのノルムが小さいものから選択する方式 (以下，ノルム優先方式) や，送受信機中

のアナログデバイスや DAC/ADC の要求条件を低減するために，2 次元平面に射影した際に

必要となる振幅レベル数が増加しないように順次選択する方式 (以下，振幅レベル優先方

式) が考えられる．本論文では，上記の 2 つの方式を用いて格子点を選択する． 

次元1,2 ● ▲ 〇 △

次元3,4 ● ▲ ● ▲ 〇 △ 〇 △

次元5,6 ● ▲ ● ▲ ● ▲ ● ▲ 〇 △ 〇 △ 〇 △ 〇 △

次元7,8 ● ▲ ▲ ● ▲ ● ● ▲ 〇 △ △ 〇 △ 〇 〇 △

次元1

次元2

次元3

次元4

次元5

次元6

次元7

次元8

ℤ を2次元平面に射影した際，座標の合計が偶数となる点

ℤ8 + 1 2 8を2次元平面に射影した際，座標の合計が偶数となる点

ℤ を2次元平面に射影した際，座標の合計が奇数となる点

ℤ8 + 1 2 8を2次元平面に射影した際，座標の合計が奇数となる点
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図 3.3 選択した座標系 

次に，上記の 2 つの格子点選択方式を用いて従来の PDM-8QAM と同じビット数を割り当

て可能な 8 次元変調フォーマットを設計した．図 3.4 は，各方式を用いて設計した 8 次元変

調の信号点を 2 次元平面に射影した図である．ノルム優先の場合には従来の PDM-8QAM に

対して漸近電力効率が 3.2 dB 改善し，振幅レベル優先の場合には 2.8 dB 改善した．漸近電

力効率の改善量ではノルム優先の方が優れているが，振幅レベル優先では，図 3.4 から分か

るように，2 次元平面に射影した際に従来の 16QAM と同じ信号点配置となる．そのため，

シンボルマッピング後の送受信機におけるデジタル信号処理に，従来の 16QAM の場合と同

様な処理が適用可能となる利点がある．よって本検討では，振幅レベル優先の 8 次元変調フ

ォーマットを採用した． 

 

図 3.4 最密充填格子に基づいて設計した 8 次元変調フォーマットにおける 2 次元平面の

コンスタレーションダイアグラム 

 

次元1,3,5,7

次元2,4,6,8

次元1,3,5,7

次元2,4,6,8

座標変換
(回転，平行移動)

2.8 dB改善3.2 dB改善
PDM-8QAMからの
漸近電力効率改善量

振幅レベル優先ノルム優先
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3.2.3 8 次元変調の実装 

本節では，3.2.2 項において設計した 8 次元変調の光伝送システムにおける実装方法につ

いて述べる．提案する 8 次元変調フォーマットは，16QAM コンスタレーションのシンボル

点を用いた 8 次元の最密充填格子であるため，以下では 8D (Eigth Dimensional) -16QAM と

呼ぶことにする．8D-16QAM は 2 次元の IQ 平面で構成される 16QAM コンスタレーション

が４つ連続する構成を 1 つのブロックとすることで 8 次元空間を構成している．4 つの

16QAM コンスタレーションはそれぞれ直交する基底 (もしくは直交する物理量) に割り当

てられる．光伝送システムにおいては，偏波，周波数 (サブキャリア) ，時間 (タイムスロ

ット) ，空間チャネル (コア，モード) 等に割り当て可能であり，直交性が維持できれば偏

波とタイムスロット等を組み合わせても良い．本検討では，3.3 節で詳細を説明する実験系

の制約から，図 3.5 に示すように 4 つのタイムスロットを用いて 8D-16QAM を構成する． 

 

 

図 3.5 タイムスロットを用いた 8D-16QAM の構成 

従来の 16QAMでは 4つの 16QAMシンボルはそれぞれ独立にシンボル点を選択可能であ

るが，8D-16QAM では 16QAM コンスタレーションにおける選択可能なシンボル点を 8 次

元の最密充填格子上に制限することによって最小ユークリッド距離を拡大する．ここで，

16QAM コンスタレーションは図 3.5 に示されるように，A0，B0，A1，B1の 4 つのグループ
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に分けることができ，A0，B0，A1，B1は図 3.3 における△，▲，○，●にそれぞれ対応して

いる．選択可能なシンボルを 8 次元の最密充填格子上に制限するため，各タイムスロットに

おける選択可能なグループの組み合わせを図 3.6 に示す．このグループの組み合わせは図

3.2 における△，▲，○，●の組み合わせに対応しており，図 3.6 に示すルールを適用するこ

とで，4 つの 16QAM コンスタレーションの座標点で構成される 8 次元ベクトルは E8 格子

上の点に対応する．このルールは，①全てのタイムスロットでアルファベットが同じグルー

プ（A または B）から選択され，②4 つのコンスタレーションで選択するグループの添え字

の合計が偶数となる制約を与える． 

 

図 3.6 8D-16QAM において選択可能なグループの組み合わせ規則 

次に，8D-16QAM の最小ユークリッド距離𝑑8𝐷−16𝑄𝐴𝑀の算出方法について述べる．8 次元

ベクトル空間におけるシンボル間のユークリッド距離𝑑8𝐷は，各タイムスロットの IQ 平面

上のユークリッド距離𝑑𝑇𝑗
2𝐷を用いて次のように表現できる． 

 𝑑8𝐷 = √∑𝑑𝑇𝑗
2𝐷

4

𝑗=4

 (3.3) 

8D-16QAM において選択可能なグループの組み合わせは図 3.6 から 16 通りあり，最小ユー

クリッド距離となる 8 次元シンボルの組み合わせは，下記の①～③の場合が考えられる． 

 

① 同じグループの組み合わせ 

同じグループの組み合わせであるが，4 つのタイムスロットうち，3 つのタイムスロット

において同一のシンボル点を持ち，残り 1 つのタイムスロットにおいて異なるシンボル

点が選択されている組み合わせでユークリッド距離が最小となる．2 次元における

16QAM コンステレーションの最小ユークリッド距離を𝑑16𝑄𝐴𝑀とすると，A0, B0, A1, B1の

各グループ内における最小ユークリッド距離は2𝑑16𝑄𝐴𝑀となる．図 3.7 にタイムスロット

T1～T3 において同じシンボル点が選択され，T4 において異なるシンボル点 1000(A0)と

0010(A0)が選択された例を示す． 
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図 3.7 8D-16QAM の最小ユークリッド距離の例．①同じグループの組み合わせ 

② 同じアルファベットで添え字が異なる組み合わせ 

A または B の同じアルファベットのグループに属するが，4 つのタイムスロットうち 2 つ

のタイムスロットにおいてグループの添え字が異なる組み合わせ．この組み合わせでは，

最小ユークリッド距離は，式(3.3)から√2𝑑16𝑄𝐴𝑀
2 + 2𝑑16𝑄𝐴𝑀

2 = 2𝑑16𝑄𝐴𝑀となる．図 3.8 にタ

イムスロット T1，T2 において同じシンボル点が選択され，T3，T4 において異なるシン

ボル点 1000(A0)と 1011(A1)が選択された例を示す． 

 

図 3.8 8D-16QAM の最小ユークリッド距離の例．②同じアルファベットで添え字が異なる

組み合わせ  

③ 異なるアルファベットグループの組み合わせ 

4 つ全てのタイムスロットにおいて，異なるシンボルが異なるアルファベットグループか
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ら選択される組み合わせ．この組み合わせでは，最小ユークリッド距離は，

√𝑑16𝑄𝐴𝑀
2 + 𝑑16𝑄𝐴𝑀

2 + 𝑑16𝑄𝐴𝑀
2 + 𝑑16𝑄𝐴𝑀

2 = 2𝑑16𝑄𝐴𝑀となる．図 3.9 に全てのタイムスロット

において，異なるシンボル点 1000(A0)と 1010(B0)が選択された例を示す． 

 

図 3.9 8D-16QAM の最小ユークリッド距離の例．③異なるアルファベットグループの組み

合わせ 

次に，8D-16QAM シンボルへのビットマッピング方法について述べる． 8 次元フォーマ

ットのシンボル構成法とビットマッピングは独立に考えることができ，複数の割り当て方

法が存在する．最も単純な方法として，入力ビットと出力シンボルの関係をルックアップテ

ーブルに保持しておく方法がある．この場合，8D-16QAM の候補シンボル数は，図 3.6 の 16

通りのグループの組み合わせに対しそれぞれ 256 通り(4 タイムスロットに対して 4 つの候

補シンボルが存在し，全ての組み合わせは 256 通り)であるため，4096 行のテーブルが必要

となる．しかしながら，実システムにおいては，メモリ数が低減可能な簡易な実装方法が望

ましい．また，割り当てるビット系列についても，受信時において 8 次元シンボルの判定誤

りが発生した際に生じるビット誤り数が少なくなるビットマッピングが求められる．本検

討では，図 3.5 の 16QAM コンスタレーションに示す Gray マッピング[64]と排他的論理和に

よって構成される簡易なビットエンコーダを用いた実装方式を提案する． 

本方式では，4 つのタイムスロットにおける 16QAM コンスタレーションが Gray マッピ

ングによってビットと対応付けられることを利用し，図 3.6 で示すタイムスロット間におけ

るシンボルの制約をビットエンコーダにて実現する．ここで，Gray マッピングを用いるこ

とにより，16QAM における隣接シンボルに誤った際のビット反転は 1 ビットのみに抑えら

れるため， 8 次元空間においてもシンボル誤りが発生した際に生じるビット誤り数を低減

できる．4 つの 16QAM に割り当てるビットをそれぞれ𝑏1~𝑏16とすると，8D-16QAM において

候補シンボル数は 4096 であるため，4 ビットを冗長ビットとすることで上記のルールを満たす

ことができる．そのため，ビットエンコーダでは，次のように計算された 4 つの冗長ビット

を追加する． 
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𝑏8 = 𝑏1⊕𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏5⊕𝑏6⊕𝑏7 

  𝑏12 = 𝑏1⊕𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏9⊕𝑏10⊕𝑏11 

    𝑏15 = 𝑏1⊕𝑏3⊕𝑏5⊕𝑏7⊕𝑏9⊕𝑏11⊕𝑏13 

     𝑏16 = 𝑏1⊕𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏13⊕𝑏14⊕𝑏15 

(3.4) 

ここで𝑏8，𝑏12， 𝑏15，𝑏16はビットエンコーダ出力である．これらのビットは，図 3.5 のマ

ッピングルールに基づき 16QAM コンスタレーションのシンボル点に変換される．この際，

8D-16QAM に割り当てられる送信ビットは 12 bit であり，従来の PDM-8QAM と等しい 1 タ

イムスロットあたり 3 bit (偏波多重信号の場合は 6 bit) の割り当てとなる． 

3.2.4 軟判定反復復調 

本節では 8D-16QAM の復調について述べる．多次元変調における最も単純な復調法は，

8次元空間における受信信号𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ と全てのシンボル候補𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ 間のユークリッド距離‖𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ − 𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ‖
2
を

求め，最も受信信号とユークリッド距離の近いシンボル候補を受信シンボルとして硬判定

する方式である．本方式を図 3.10 に模式的に示す． 

 

図 3.10 多次元変調の復調 

最密充填格子では近接する格子点の数 (接吻数: kissing number) が高次元になるほど増加す

ることが知られている[63]．最密充填格子に基づく多次元変調の最小ユークリッド距離に対

して，雑音強度が大きい領域では，近接シンボル数の増加により，受信信号とシンボル候補

点間のユークリッド距離のみでは復調性能が発揮できない課題がある．また，上記の方式で

は復調時に硬判定シンボルが出力されるため，尤度情報の入力を必要とする SD-FEC に対

受信信号

ユークリッド距離

推定される受信
シンボル

候補シンボル

多次元空間
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応できない．ここで，尤度情報とは，受信信号に対する候補シンボルや候補ビットの尤もら

しさを表し，受信信号に対する候補シンボルの尤もらしさを表すシンボル単位の尤度や，受

信信号に対する候補ビットに対する尤もらしさを表すビット単位の尤度が存在する．なお，

光伝送システムで一般的に用いられている SD-FEC はバイナリ形式であり，この場合ビッ

ト単位の尤度が用いられる．以上の課題を解決するために，本検討では最大事後確率 (MAP: 

Maximum A-Priori) 推定に基づく軟判定反復復調[59]を適用する． 

図 3.11 に軟判定復調部と軟判定誤り訂正部で構成される軟判定反復復調器のブロック図

を示す．軟判定復調部は，まず，受信した 8 次元信号ベクトル𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ と，軟判定誤り訂正部から

フィードバックされた事前対数尤度比 (LLR: Log Likelihood Ratio) 𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) を用いて，8D-

16QAM のシンボル単位 LLR 𝜆(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ) を式(3.5)から求める． 

ここで，𝜎2は白色ガウス雑音の分散，𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ⟼ 𝑏𝑖は𝑘番目の 8 次元シンボル𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ に割り当てられ

たビットのうち𝑖番目のビット𝑏𝑖を表す．式(3.5)はベイズの定理から得られ，左辺は事後確率

の自然対数を取った値であり，右辺第一項は白色ガウス雑音環境下での𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ に対する対数尤

度，右辺第二項は事前確率の自然対数を取った値に対応する．初回の復調でフィードバック

される事前 LLR がない場合には𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) = 0である．次に，8D-16QAM のシンボル単位 LLR 

𝜆(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ )を用いて，事後 LLR 𝐿𝑝
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖)を式(3.6)により求める． 

𝐿𝑝
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) = log [

∑ exp{𝜆(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ )}𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗  ⃗∈𝑆(𝑏𝑖=0)

∑ exp{𝜆(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ )}𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗  ⃗∈𝑆(𝑏𝑖=1)

] (3.6) 

ここで，𝑆(𝑏𝑖 = 0 or 1)は，𝑖番目のビット𝑏𝑖が0または1となる 8 次元シンボルの集合であり，

対応する 8 次元ベクトルを𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ∈ 𝑆(𝑏𝑖 = 0 or 1)と表す．次に，ベイズの定理 (外部 LLR = 事

後 LLR – 事前 LLR) から外部 LLR 𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖)を求める． 

𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) = 𝐿𝑝

𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) − 𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖) (3.7) 

式(3.7)により算出した外部 LLR 𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖)が軟判定誤り訂正部に事前 LLR 𝐿𝑎

𝑑𝑒𝑐(𝑏𝑖)として入

力され，軟判定誤り訂正部において更新された外部 LLR 𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑐(𝑏𝑖)が，軟判定復調器において

事前 LLR 𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑚(𝑏𝑖)として入力される．本検討では，SD-FEC として低密度パリティチェック

(LDPC: Low Density Parity Check) 符号を用い，LDPC 符号の復号には，sum-product アルゴリ

ズム[65]を用いた．また LDPC 符号の検査行列として，行列が公開されており，その復号特

𝜆(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ) = −
‖𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ − 𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ‖

2

2𝜎2
+ ∑ (1 − 𝑏𝑖)𝐿𝑎(𝑏𝑖)

𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗  ⃗⟼𝑏𝑖

 (3.5) 
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性が光伝送で用いられる LDPC 符号と近い衛星放送の標準化規格である Digital Video 

Broadcasting–Satellite–Second Generation (DVB-S2) [66]で規定される冗長度 12.5%の LDPC 符

号を用いている．LDPC 復号器の内部においても反復復号構造を持っており，LDPC 復号器

内部での反復を内部反復(inner iteration)，LDPC 復号器から 8D-16QAM 軟判定復号器へのフ

ィードバックを外部反復(outer iteration)と定義する．本検討では内部反復の回数を 20 回に固

定した． 

  

図 3.11 軟判定反復復調器の構成 

次に，8D-16QAM および PDM-8QAM に軟判定反復復調器を適用した際の特性を，EXIT 

chart [67]を用いて評価した．EXIT chart は主にターボ符号やターボ等化等のフィードバック

が発生する復号器や等化器の特性解析に用いられる．多次元変調の軟判定反復復調におい

ては，図 3.12 および図 3.13 に示すように，軟判定復調部における外部情報量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑚の事前情

報量𝐼𝑎
𝑑𝑒𝑚依存性と，軟判定誤り訂正部における事前情報量𝐼𝑎

𝑑𝑒𝑐の外部情報量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑐依存性を独

立に算出することで，外部反復を適用した場合の特性解析が可能である．ここで，外部情報

量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑚は軟判定復調部から出力される外部 LLR 𝐿𝑒

𝑑𝑒𝑚の相互情報量であり，その値が大きい

ほどより正確な復調が可能である．これは，LDPC 復号前のビット誤り率(Pre LDPC BER: Pre 

LDPC Bit Error Rate)が小さくなることに対応する．一方，外部情報量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑐は軟判定誤り訂正

部から出力される外部 LLR 𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑐の相互情報量であり，こちらもその値が大きいほどより正

確な復調が可能である．これは，LDPC 復号後の BER (Post LDPC BER) が小さくなること

を意味する． 
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図 3.12 EXIT chart 作成時の軟判定復調部 

  

図 3.13 EXIT chart 作成時の軟判定誤り訂正部 

図 3.14 に 8D-16QAM と PDM-8QAM の EXIT chart を示す．EXIT chart では，8D-16QAM

および PDM-8QAM の軟判定復調部について，縦軸を外部情報量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑚，横軸を事前情報量

𝐼𝑎
𝑑𝑒𝑚としてプロットしている．また，LDPC 復号部について，縦軸が事前情報量𝐼𝑎

𝑑𝑒𝑐，横軸

を外部情報量𝐼𝑒
𝑑𝑒𝑐としてプロットしている．図 3.12 から分かるように，軟判定復調部におい

て出力される外部情報量は，受信信号の OSNR にも依存する．そこで，本解析では OSNR

が 18.4 dB と 19.0 dB において EXIT chart を作成した．まず，図 3.14 (a)の OSNR が 18.4 dB

における EXIT chart に着目する．8D-16QAM と PDM-8QAM ともに，事前情報量の増加に伴

い得られる外部情報量が増加していることが分かる．例えば 8D-16QAM において事前情報

量が 0 (外部反復を適用しない場合) における外部情報量は 0.86 であるが，事前情報量が 0.1

における外部情報量は 0.87 に増加している．一方，LDPC 復号器に対するプロットは外部

情報量に対して誤り訂正後に得られる事前情報量を表す．ここで，LDPC 復号器に対するプ

ロットでは縦軸と横軸の依存関係が 8D-16QAM のプロットに対して入れ替わることに注意

する必要がある．例えば 8D-16QAM において外部反復無しで得られる外部情報量 0.86 を

LDPC 符号に入力して得られる事前情報量は 0.13 となる．再度 8D-16QAM のプロットに注

目すると，事前情報量が 0.13 となるときに得られる外部情報量を読み取ることができる．

このように EXIT chart では外部反復による情報量の改善を視覚的に捉えることができる．

図 3.14 (a)に示す 18.4 dB の OSNR の場合，8D-16QAM の曲線は事前情報量の値によらず，

軟判定
復調部

𝐸𝑟: OSNRの値により
付加する雑音量𝜎 を変化

𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑚: 外部LLRから外部情報量𝐼𝑒

𝑑𝑒𝑚を算出

𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑚: 事前情報量𝐼𝑎

𝑑𝑒𝑚が所望の値
となるように乱数を用いて生成

軟判定
誤り訂正部

×20

内部復号
(Inner iteration)

𝐿𝑎
𝑑𝑒𝑐: 事前情報量𝐼𝑎

𝑑𝑒𝑐が所望の値
となるように乱数を用いて生成

𝐿𝑒
𝑑𝑒𝑐: 外部LLRから外部情報量𝐼𝑒

𝑑𝑒𝑐を算出



33 

 

LDPC 復号器の曲線より大きな外部情報量を得られている．このことから，繰り返し数が進

むにつれて外部情報量および事前情報量が改善していくことが分かる．一方，PDM-8QAM

では，事前情報量が 0.1，外部情報量が 0.85 付近の点において PDM-8QAM のプロットと

LDPC 復号器のプロットに交差が発生する．交差が発生する条件では，繰り返し数が進んで

も事前情報量および外部情報量の改善は得られない．同様に，図 3.14 (b)に示す OSNR が

19.0 dB の場合，どちらの変調方式に対しても LDPC 復号器のプロットに交差が発生しない．

そのため，8D-16QAM および PDM-8QAM ともに，繰り返し数が進むにつれて特性の改善が

期待できる．図 3.14 (a)および(b)から，OSNR が増加すると 8D-16QAM，PDM-8QAM とも

全体的に得られる外部情報量が増加する．そのため，8D-16QAM および PDM-8QAM は，実

装ペナルティが無い理想的な AWGN 環境下で OSNR がそれぞれ 18.4dB および 19.0dB より

大きい条件において外部反復による改善が得られることが分かる．また同じ OSNR の条件

において 8D-16QAM の外部情報量は PDM-8QAM の外部情報量に対して事前情報量の値に

よらず高い値を出力していることから，8D-16QAM は PDM-8QAM よりも LDPC 復号前後

での BER 特性が優れていることが予想される． 

 

図 3.14 8D-16QAM および PDM-8QAM の EXIT chart (a) OSNR 18.4 dB (b) OSNR 19.0 dB 

本検討では LDPC符号として仕様が公開されているDVB-S2 [66]で規定された検査行列を

用いるが， 8D-16QAM や PDM-8QAM に対して検査行列を最適化することで反復復調時に

より高い復調特性を得られることが期待できる．多次元変調のためのバイナリ LDPC 符号

の最適化については[68][69]で報告されている．これらの検討では，EXIT chart を使用して

LDPC 符号を変調フォーマットにあわせて最適化している．また非バイナリ LDPC（NB-

LDPC: NonBinary-LDPC）符号を多次元変調に利用することにより，外部反復無しで高い復

号利得が得られることも報告されている[70]．NB-LDPC 符号は，符号のガロア体のサイズ

が少なくとも多次元空間内の隣接するシンボルの数である場合，繰り返し復調なしで多次
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元シンボル間のシンボル誤りを訂正することが可能である．[70]では，ガロア体のサイズが

GF(16)の NB-LDPC 符号を使用した 4b-8D 変調(シンボル候補点数=16 点)において高い復号

性能を得られることが報告されているが，ガロア体のサイズが GF(4)の LDPC 符号ではバイ

ナリ LDPC 符号とほぼ同じ性能であることが報告されている． 

3.3 96 GBaud 信号 WDM 伝送実験による性能評価 

本節では，変調速度 96 GBaud，波長あたりの正味の伝送レート 478 Gbps の大容量信号に

8D-16QAM を適用する．WDM 伝送条件で従来の変調方式である PDM-8QAM に対して 1200 

km の伝送距離の長延化が可能であり，5200 km の伝送が可能であることを実証実験により

示す． 

3.3.1 周回伝送実験系 

実験系を図 3.15 に示す．高速信号を生成するために，複数系統の前置デジタル信号処理

された低速信号を出力する sub-DACとアナログマルチプレクサ(A-MUX: Analog Multiplexer)

による前置デジタル処理アナログ合成 DAC (DP-AM-DAC: Digital Pre-processed Analog 

Multiplexed DAC [19]) を用いた．本実験では，sub-DAC としてアナログ帯域幅が 32 GHz，

サンプリングレートが 96 GSa/s の任意波形発生器 (AWG: Arbitrary Waveform Generator) を

使用した．A-MUX モジュールを 48 GHz のクロックで駆動し，96 GBaud の変調信号を生成

した．A-MUXからの出力は 65 GHzのアナログ帯域をもつドライバアンプにより増幅され，

IQ 変調器 (IQM: IQ Modulator) に変調信号として入力した．IQM への光入力として，スペ

クトル線幅が 100 kHz の外部共振器型レーザ (ECL: External Cavity Laser) からの連続 (CW: 

Continuous Wave) 光を用いた．100 GHz 間隔で多重された 9 波長の WDM 信号を生成するた

め，200 GHz 間隔で奇数チャネル (5 波長) と偶数チャネル (4 波長) の CW 光を，2 つの

IQM それぞれに入力した．IQM から出力された 96 GBaud 光信号は，約 2000 シンボルの遅

延線による偏波多重エミュレータ (PDME: Polarization Division Multiplexing Emulator) を使

用して偏波多重信号を生成した．偏光多重信号は，フレキシブルグリッド波長選択スイッチ 

(Flex. WSS: Flexible Grid Wavelength Selectable Switch) に入力され，光領域等化 (OEQ: Optical 

EQualization) [71]により光スペクトルの平坦化と，DP-AM-DAC によって発生する信号帯域

外のエイリアシングを除去した後，200 GHz 間隔の奇数チャネルと偶数チャネルをインター

リーブ (IL: InterLeave) して 100 GHz 間隔の 9 波長 WDM 信号を生成した．図 3.16 (a) に，

OEQ および IL 前の奇数チャネルの WDM 信号の光スペクトルを示す．また，Flex. WSS 通

過後の OEQ および IL 後の光スペクトルを図 3.16 (b) に示す． 

周回伝送路は，4 つの 101 km スパンの純シリカコアファイバ（PSCF: Pure-Silica Core Fiber, 

損失 0.17 dB/km，波長分散 20.5 ps/nm/km，有効コア径 Aeff =115μm2）により構成される．
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ファイバ入射電力を 0 dBm/ch.に設定し，スパン損失は EDFA (Erbium-Doped Fiber Amplifier) 

と後方励起分布ラマン増幅器を使用したハイブリッド光増幅によって補償した．周回系内

の最終スパン後に，WDM 光スペクトルの平坦化を行う利得等化器 (GEQ: Gain EQualization)，

周回毎の偏波状態を変更する周回同期型偏波コントローラ (LSPC: Loop Synchronous 

Polarization Controller)を挿入した．図3.16 (c) に伝送後のWDM信号の光スペクトルを示す． 

光コヒーレント受信機は，偏波ダイバーシティ光ハイブリッド回路および，43 GHz のア

ナログ帯域幅を持つ 4 つのバランス型光検出器（BPD: Balanced PhotoDetector）で構成され

る．BPD により光電変換された電気信号は，62 GHz のアナログ帯域幅と 160 GSa/s のサン

プリングレートのデジタルストレージオシロスコープ (DSO: Digital Storage Oscilloscope) 

によってデジタル信号に変換される． 

送信機におけるオフラインデジタル信号処理 (オフライン Tx-DSP) において，送信ビッ

トは，DVB-S2[66]によって規定された LDPC 符号により符号化した．使用した符号長は，

64800 ビットであり，冗長度は 12.5 %に設定した．LDPC 符号において生じるエラーフロア

を訂正するために，冗長度 7 %の硬判定 FEC (HD-FEC: Hard-Decision FEC)  [72]の連接符号

を用いた．LDPC 符号と HD-FEC の合計の冗長度は 20.4 %，偏波多重後の 96 GBaud 8D-

16QAM および PDM-8QAM における正味レートは 478 Gbps であり，100 GHz 間隔の WDM

信号における周波数利用効率は 4.78 bps/Hz である．符号化されたビット系列は，前節に記

載した 8D-16QAM および PDM-8 QAM シンボルにマッピングされる．マッピングされた信

号は，2 sample/symbol にアップサンプリングした後，ロールオフ係数 0.01 のレイズドコサ

イン (RC: Raised Cosine) フィルタによってスペクトル整形を行った．RC フィルタ通過後の

高速信号から前置デジタル信号処理[19]により低速信号を生成し，sub-DAC として用いる

AWG から出力した． 

受信機におけるオフラインデジタル信号処理 (オフライン Rx-DSP: Receiver side DSP) で

は，160 GSa/s でデジタル化された受信信号について下記の処理を行った．周波数領域等化

により波長分散の補償後，2 sample/symbol にリサンプリングを行い，タップ数が 61 タップ

の 2×2 バタフライ構成 MIMO (Multiple-Input Multiple-output) 適応等化器により，チャネル

応答の補償および偏波分離を行った．周波数オフセットと位相雑音は，デジタル PLL (Phase 

Locked Loop) によって補償した[71]．補償後の受信シンボル出力は，前述の軟判定反復復調

器に入力し，LDPC 復号器前後でのビット誤り率 (BER: Bit Error Rate) を算出した． 

 



36 

 

 

図 3.15 96 GBaud 偏波多重 8D-16QAM 周回伝送実験系 

 

図 3.16 WDM 信号の光スペクトル(a) 合波前 (奇数チャネル)，(b)合波後，(c)伝送後 

3.3.2 Back-to-back 条件における雑音耐力評価 

高速信号における 8D-16QAM と PDM-8QAM の復調特性を検証するため，Back-to-back 条

件下で OSNR 耐力を測定した．図 3.17 に，8D-16QAM と PDM-8QAM の LDPC 復号前の信

号品質として，Q 値を OSNR の関数として示す．ここで，BER から Q 値への変換は以下の

式を用いた． 

𝑄 = √2erfc−1[2 ∙ BER] (3.8) 

ここで，erfc−1[∙]は以下の式で表される相補誤差関数erfc[∙]の逆関数である． 
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AWGN 環境下において BPSK または QPSK に対する Q 値は SNR と一致する．多値変調の
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場合，Q 値と SNR は一致しないがデシベル表記おいて単調増加の関係 (現実的な信号品質

の領域では線形の関係) であり，信号品質の指標として用いることができる．実装ペナルテ

ィを Q値 6.0 dBにおけるAWGN環境下におけるシミュレーション結果と実験結果の OSNR

の差分とすると，8D-16QAM と PDM-8QAM それぞれで 1dB であった．また，8D-16QAM

と PDM-8QAM の Q 値差分については，低 OSNR 領域において AWGN 環境下におけるシ

ミュレーション結果と実験結果がよく一致している． 

 

図 3.17 LDPC 復号前 Q 値の OSNR 依存性 

次に，実装ペナルティと理論限界の関係を評価するため，8D-16QAM と PDM-8QAM の相

互情報量 (MI: Mutual Information) の受信信号対雑音比 (SNR: Signal-to-Noise Ratio) 依存性

を図 3.18 に示す．1 タイムスロットあたりの相互情報量は，[73]の Eq. 7 を用いて算出した．

ここで，受信 SNR は，送信シンボル系列と適応フィルタ後の受信シンボル系列の波形一致

性から算出した．受信 SNR と光スペクトラムアナライザで測定した OSNR の関係について

述べる．OSNR は光増幅器において負荷される ASE 雑音のみを考慮した値であり，帯域内

の信号電力の積分値と 0.1 nm (中心波長が 1550 nm において 12.5 GHz に対応) あたりの雑

音電力で規定されている[74]．OSNR はファイバ伝送における光増幅器を用いた増幅中継系

での伝送路設計に用いられる値であり，光スペクトラムアナライザを用いて測定される．送

受信機内における雑音が存在しない場合，受信 SNR は次式で近似できる． 
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しかしながら，光スペクトラムアナライザを用いた OSNR 測定では，送受信機内における

雑音を測定できない．そのため，相互情報量の受信 SNR 依存性を求める際は，光スペクト

ラムアナライザによって測定された OSNR ではなく，送受信機内の雑音が含まれている適

応フィルタ後の受信シンボル系列と送信シンボル系列の波形一致性から算出した受信 SNR

を用いた．冗長度 20.4 %の誤り訂正符号において訂正可能な理論的な SNR 限界は，相互情

報量が 4.983 ビットとなる SNR であり，図 3.18 の長破線でプロットされる Shannon 限界に

対し 8D-16QAM において 2.77 dB，PDM-8QAM において 3.78 dB の SNR 差分が存在する．

このことから，8D-16QAM は PDM-8QAM に対して雑音耐力の高い変調方式であるという

ことが分かる．実験結果においても， 8D-16QAM と PDM-8QAM の両方が，高 SNR 領域で

の AWGN シミュレーション結果とよく一致しており，双方の変調方式ともに実装ペナルテ

ィの影響は無いと言える．一方，低 SNR 領域では，実験結果における相互情報量は AWGN

シミュレーション結果の相互情報量よりも小さくなっている．この実験における相互情報

量の減少は，等化処理や位相補償部における残留歪等により，雑音分布が AWGN 環境から

変化しているためだと考えられる． 

  

図 3.18 相互情報量の SNR 依存性 

次に，8D-16QAM と PDM-8QAM について，それぞれ外部反復回数毎の LDPC 復号後の

BER の LDPC 復号前 Q 値に対する依存性を図 3.19 と図 3.20 に示す．冗長度 7 %の HD-FEC 

[73]の誤り訂正限界である BER 4.5×10-3 を想定すると，外部反復がある場合とない場合の

8D-16QAM の LDPC 復号前の Q 値限界は，5.45 dB と 6.17 dB であった．同様に PDM-8QAM

における Q 値限界は，5.74 dB と 6.17 dB であった．Q 値限界における理論限界と実験結果

の OSNR 差分は， 8D-16QAM と PDM-8QAM で，それぞれ 2.68 dB と 1.96 dB であった． 
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図 3.19 8D-16QAM における外部反復回数毎の LDPC 復号後 BER の 

LDPC 復号前 Q 値に対する依存性 

 

図 3.20 PDM-8QAM における外部反復回数毎の LDPC 復号後 BER の 

LDPC 復号前 Q 値に対する依存性 

次に，算出した Q 値限界を用いて，図 3.17 の 8D-16QAM および PDM-8QAM の実験結果

における LDPC 復号前 Q 値の OSNR 依存性から，それぞれの方式における Q 値限界となる

OSNR を所要 OSNR として求めた．外部反復なしの従来変調方式である PDM-8QAM と比
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較して，外部反復ありの 8D-16QAM において，所要 OSNR は 1.0 dB 改善することが分か

る．この改善のうち，0.4 dB は 8D-16QAM の適用によるものであり，残りの 0.6 dB の改善

は外部反復によるものである．実験結果において 8D-16QAM の所要 OSNR は 19.4 dB であ

り，1 dB の実装ペナルティを考慮すると，図 3.14 の EXIT chart による解析結果である 18.4 

dB と一致している． 

3.3.3 WDM 構成における伝送特性評価 

次に，周回伝送系を用いて 8D-16QAM および PDM-8QAM の伝送特性を評価した．まず

3.3.2 項の Back-to-back 条件において決定した Q 値限界を用いて，8D-16QAM と PDM-8QAM

の伝送可能距離を求めた．9波長チャネルWDM構成における中心波長チャネル (192.5 THz) 

の LDPC 復号前 Q 値 (Pre LDPC Q-factor) の伝送距離依存性を図 3.21 に示す．3.3.2 項にて

求めた LDPC 復号前 Q 値限界を用いると，従来の変復調方式である外部反復無しの PDM-

8QAM では 4000 km の伝送が可能であるところ，提案方式である外部反復を適用した 8D-

16QAM では 5200 km 伝送が達成可能であることが分かる． 

 

図 3.21 LDPC 復調前 Q 値の伝送距離依存性 

図 3.22 は相互情報量の距離依存性を示す．5200 km 伝送後の 8D-16QAM での相互情報量

は 5.64 bit，4400 km 伝送後の PDM-8QAM で 5.57 bit であった．1 タイムスロットあたり 8D-

16QAM および PDM-8QAM に割り当てられるビット数は 6 bit であり，誤り訂正符号のオー

バーヘッドの合計が 20.4 %であるため，伝送後の相互情報量 4.98 bit が所要相互情報量の理
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論限界である． 5200 km 伝送後の 8D-16QAM における理論限界からの差分は 0.66 bit，4400 

km 伝送後の PDM-8QAM では 0.59 bit であった． 

  

図 3.22 相互情報量の伝送距離依存性 

次に，軟判定反復復調器の外部反復あり/なしの場合の伝送性能を評価した．図 3.23 は外

部反復あり/なしの場合の LDPC 復号後 BER の伝送距離依存性を示す．冗長度 7 %の HD-

FEC 誤り訂正限界において，外部反復を適用した 8D-16QAM の最大伝送距離は 5200 km で

あり，従来方式である外部反復を適用しない PDM-8QAM に対して 1200 km の長延化が可能

となることが分かる．  

5.3

5.4

5.5

5.6

5.7

5.8

5.9

6

6.1

0 1000 2000 3000 4000 5000 6000

M
u

tu
a
l 

In
fo

r
m

a
ti

o
n

 
[b

it
]

Transmission distance [km]

8D-16QAM MI

PDM-8QAM MI



42 

 

 

図 3.23 LDPC 復号後 BER の伝送距離依存性 

3.3.4 8D-16QAM の復号処理における演算量 

3.3.3 項では，提案方式である 8D-16QAM および反復復調を適用することにより，従来方

式である PDM-8QAM に対して，同一の伝送容量，周波数利用効率において雑音耐力の向上

と伝送距離の長延化が可能であることを示した．しかしながら，8D-16QAM の実現のため

には，提案方式の適用による演算量の増加を考慮する必要がある．そのため，本項では，外

部反復のない PDM-8QAM における復調器の演算規模を基準として，外部反復を適用した

8D-16QAM 復調時の演算規模増加量を評価した．式(3.5)-(3.7)を用いる反復復調器における

演算量は，候補シンボルの数に比例して増加する．従来方式である PDM-8QAM では 1 つの

タイムスロットあたり 8 通りの候補シンボルがあり，提案方式である 8D-16QAM では 4 つ

のタイムスロットあたり 4096 通りの候補シンボルが存在する．したがって，8D-16QAM 適

用のタイムスロットあたりの演算量は 128倍となる．外部反復による演算量の増加は，LDPC

復号器の演算量がいずれの変調方式において同一だと仮定すると，軟判定復調部の演算量

と外部反復回数の積で計算することができる．実際の DSP では外部反復における遅延を考

慮する必要があるが，本解析では簡単のために，遅延による演算規模の増加は考慮しない． 

外部反復の回数増加による，PDM-8QAM および 8D-16QAM の所要 OSNR 改善と演算量

増加の関係を図 3.24 に示す．ここで，所要 OSNR 改善量と演算増加量は外部反復無しの

PDM-8QAM を基準としている．図 3.14 (a)に示す OSNR 18.4 dB における EXIT chart 解析

結果から分かるように，PDM- 8QAM において外部反復回数を増加させても所要 OSNR は
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改善しない．そのため，所要 OSNR を改善するためには，8D-16QAM に外部反復を適用す

る必要がある．同様に図 3.25 は，それぞれの変復調方式について最大伝送距離に対する演

算規模の増加量依存性を示す．図 3.24 および図 3.25 に示すように，1 dB の所要 OSNR の改

善と 1200 km の最大伝送距離延長化を実現するには，計算の複雑さを 1280 倍にする必要が

あることが分かる．そのため，第 4 章では 8D-16QAM 復調時の演算量低減手法について検

討を行う． 

  

図 3.24 所要 OSNR 改善量に対する演算規模の増加量依存性 

  

図 3.25 最大伝送距離に対する演算規模の増加量依存性 
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3.4 結言 

高速な多値 QAM 信号による大容量光信号の長距離伝送の実現に向け，8 次元空間最密充

填格子に基づく多次元変復調方式を提案した．提案光変復調方式である 8D-16QAM は，従

来光変復調方式である 2 次元 16QAM や 8QAM より最小ユークリッド距離を拡大できるた

め，OSNR 耐力の向上が期待できる．また，8D-16QAM は，従来光変復調方式である PDM-

8QAM と 1 タイムスロットあたりに同じビット数を割り当て可能であるため，PDM-8QAM

と同様の伝送容量および周波数利用効率を実現可能である．提案光変復調方式の有効性を

検証するため，96 GBaud WDM 信号を用い，PDM-8QAM と 8D-16QAM の Back-to-back 条件

および伝送後における復調性能を実験的に評価した．提案する 8D-16QAM に軟判定反復復

調器を適用することにより，同一容量および周波数利用効率の条件において，PDM-8QAM

と比べて OSNR 耐力を 1dB 改善，伝送距離の 1200 km 長延化を実現した．その結果，誤り

訂正符号の冗長度を除いた正味レート 478 Gbpsの 8D-16QAM信号の 5200 km伝送を実現し

た．さらに，提案方式の適用による所要 OSNR 改善量および伝送可能距離の演算量増加依

存性を評価し，復調処理の簡易化が必要であることを示した．次章では，この演算量の増加

を解決するため，復調処理の簡略化の技術について述べる． 
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第4章 多次元変調における復調時の演

算量削減 

4.1 緒言 

第 3 章では，提案する多次元変復調方式の光伝送システムにおける有効性を示した．具体

的には，次世代の 400 Gbps システムを想定した実証実験を行い，提案する 8D-16QAM 方式

が従来の PDM-8QAM 方式より長距離伝送が可能であることを示し，5200 km の WDM 伝送

が実現可能であることを示した．一方，提案方式である 8D-16QAM に軟判定反復復調を適

用する場合，従来方式と比較して演算量が爆発的に増加するという課題が明らかとなった． 

本章では，ビット単位対数尤度比 (LLR) に基づく低演算量の軟判定反復復調器を提案し， 

120 GBaud 8D-16QAM 信号による波長あたり 600 Gbps の WDM 伝送を実証する．まず，多

次元変調において復調処理の演算量が増加する要因について述べる．次に，8D-16QAM の

シンボル構成とビットマッピングの規則性に着目し，ビットマッピングの再検討を行う．そ

して，8D-16QAM の構成要素である 4 つの 16QAM におけるビット単位 LLR からシンボル

単位 LLR を近似的に計算する簡易復調方式を提案し，また，近似による誤差を低減する手

法について説明する．さらに，波長あたり 600 Gbps 級の WDM 伝送実験を通じて，提案す

る復調処理簡略化手法の復調性能を明らかにする．また，計算精度の制約が大きい実回路で

の実装を試行し，提案する復調器に対して入力される受信信号のビット分解能依存性につ

いて，Back-to-back 条件および WDM 伝送時において評価を実施した結果について述べる． 

4.2 多次元変復調方式における復調処理の簡略化 

本項では，8D-16QAM 信号の復調処理における演算量低減のための簡略化手法について

述べる．まず，多次元変調フォーマットにおける復調処理の演算量増加の要因の一つである

候補シンボル数の増大について説明する．次に，最密充填格子に基づき設計した 8D-16QAM

のビットマッピング方式を再検討する．さらに，ビットマッピング規則に基づく探索シンボ

ル数低減手法，および，16QAM ビット単位 LLR を用いて比較・加減演算のみで実現可能な

簡易復調方法を提案する． 

4.2.1 多次元フォーマットにおける候補シンボル数 

図 3.1 から分かる通り，変調フォーマットの次元が高いほど漸近電力効率を上げることが

できるが，変調フォーマットに含まれる候補シンボル数は 4D シンボルあたりのビット数と
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ともに指数関数的に増加する．候補シンボル数𝑛の増加は次のように計算される． 

𝑛 = 2
𝑀𝑁
4  (4.1) 

ここで，𝑀は多次元シンボルに割り当てられる送信ビット数を 4 次元あたりに規格化した値

であり，𝑁は多次元シンボルを構成する次元数を示す．8D-16QAM では，𝑀 = 6 (8 次元シ

ンボルあたり 12 ビット)，𝑁 =   (IQ 平面×4 time slot ) であり，𝑛 = 4096となる．各次元の

変調フォーマットにおける候補シンボル数の 4D シンボルあたりのビット数依存性を図 4.1

に示す．式(3.5)-(3.7)を用いて外部 LLR を計算する場合，候補シンボル数の増加に比例して

復調時の演算量が増加する．8QAM と 8D-16QAM では候補シンボル数がそれぞれ 8 通りと

4096 通りである．8D-16QAM は 4 タイムスロットで構成されるため，4 タイムスロット内

の 8QAM シンボルについて式(3.5)の計算回数は 32 回に対し，8D-16QAM では 4096 回の演

算が必要となる．本検討では，従来の 8QAM と同等の 32 回程度の演算で 8D-16QAM の復

調可能な方式を実現することを目標とする．具体的な復調法の簡易化については，4.2.3 節

で説明を行う． 

  

図 4.1 多次元変調における 4 次元シンボル当たりのビット数に対する候補シンボル数 

4.2.2 8D-16QAM ビットマッピング方式 

第 3 章では，ビット誤り率低減の観点から，16QAM の Gray マッピングと排他的論理和

によるビットマッピング方式を提案した．本項では，ビット単位 LLR からシンボル単位 LLR
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を構成するための事前検討として，送信ビットとシンボル点の関係について述べる．また，

本項では Navazi マッピング[75]を 8D-16QAM に適用し，EXIT chart 解析により Gray マッピ

ングとの性能比較を行う． 

図 4.2 に Gray マッピングにおける 16QAM のコンスタレーションと割当ビットの関係，

および，8D-16QAM における 4 つのグループ (A0，A1，B0，B1) を示す．16QAM コンスタ

レーションに割り当てられるビットは (𝑏𝐼−𝑀𝑆𝐵， 𝑏𝑄−𝑀𝑆𝐵， 𝑏𝐼−𝐿𝑆𝐵， 𝑏𝑄−𝐿𝑆𝐵) の4つのビッ

トから構成される．ここで，MSB (Most Significant Bit) と LSB (Least Significant Bit) は最上

位ビットと最下位ビットを意味しており，MSB は IQ 軸の象限を表し，LSB は振幅の絶対

値を表す．この 4 つのビット(𝑏𝐼−𝑀𝑆𝐵， 𝑏𝑄−𝑀𝑆𝐵， 𝑏𝐼−𝐿𝑆𝐵， 𝑏𝑄−𝐿𝑆𝐵) の関係から上記の 4 つ

のグループ (A0，A1，B0，B1) が決定する．Gray マッピングの 16QAM における 4 つのビッ

トと 4 つのグループの関係を表 4.1 に示す．4.2.3 項では，この関係を用いて復調時に候補

ビットを効率的に探索する． 

 

図 4.2 Gray マッピング 16QAM 

表 4.1  Gray マッピング 16QAM におけるビットとグループ (A0，A1，B0，B1) の関係 

 𝑏𝐼−𝑀𝑆𝐵⊕𝑏𝐼−𝐿𝑆𝐵 𝑏𝑄−𝑀𝑆𝐵⊕𝑏𝑄−𝐿𝑆𝐵 

A0 1 0 

A1 0 1 

B0 0 0 

B1 1 1 

 

8 次元シンボルへのビットマッピング方式とは別のマッピング方式も考えられ，ビットマ

ッピング方式を変更することで，より高い復調性能が得られる可能性がある．ビットマッピ

ング最適化は組み合わせ最適化問題であり，理論的に最適な方式を求めることは困難であ

り，ヒューリスティックなアプローチを使用する方式が提案されている[76]-[78]．これらの

方式は，シンボルの候補点数および割り当てるビット数が少ない場合に適用することがで

1000    1010    0010    0000

1101    1111    0111    0101

1100    1110    0110    0100

A0 B0 A0 B0

B1 A1 B1 A1

A0 B0 A0 B0

B1 A1 B1 A1

1001    1011    0011    0001
I

Q
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きる． 

8D-16QAM へのビットマッピングは，各 2 次元平面における 16QAM ビットマッピング

を変えることによっても変更できる．従来の 16QAM のビットマッピング方式として，反復

復調を適用する際に良い復調特性が得られる Navazi マッピング[75]が提案されている． 

Navazi マッピングは，図 4.3 に示すようにビットエンコーダと Gray マッピング部で構成さ

れる．IQ 平面上におけるシンボル点への割り当てを図 4.4 に示す．また，Navazi マッピン

グを用いた際の 8D-16QAM におけるグループとビットの関係を表 4.2 に示す．3 章で述べた

グループの組み合わせ規則を満たすために，冗長ビットは式(4.2)に示すビットエンコーダに

よって計算される． 

                𝑏8 = 𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏6⊕𝑏7 

        𝑏12 = 𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏10⊕𝑏11 

    𝑏15 = 𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏6⊕𝑏7⊕𝑏10⊕𝑏11⊕𝑏14 

 𝑏16 = 𝑏2⊕𝑏3⊕𝑏4⊕𝑏14⊕𝑏15 

(4.2) 

Navazi マッピングを用いた 8D-16QAM においてもグループの組み合わせ規則を満たすため， 

8次元シンボル間の最小ユークリッド距離は Grayマッピングを用いた 8D-16QAMと同じで

ある．しかしながら，8 次元シンボルに割り当てられるビットが異なるため，シンボル誤り

が発生した際に生じるビット誤りの数は異なる．軟判定反復復調を前提とし，図 4.5 に示す

EXIT chart により Gray マッピングと Navazi マッピングの復調性能の比較を行う．事前情報

が少ない領域において Gray マッピングを用いた 8D-16QAM の方が Navazi マッピングを用

いた 8D-16QAM に対して得られる外部情報量が多いことが分かる．軟判定反復復調器を用

いた際に復調性能を改善するためには，LDPC 符号のプロットに対して大きな外部情報量を

持つ必要がある．Gray マッピングでは，LDPC 符号のプロットに対して，全ての事前情報量

において大きな外部情報量を得ることができる．一方，Navazi マッピングの外部情報量は，

事前情報量が少ない領域では LDPC符号のプロットを上回ることができない．これは， Gray

マッピングされた 8D-16QAM の方が Navazi マッピングされた 8D-16QAM よりも高い復調

性能を得られることを示している．そのため，本章では引き続き Gray マッピングされた 8D-

16QAM に焦点を当てる． 
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図 4.3 Navazi マッピングを用いる 8D-16QAM ビットマッピング方式の構成 

 

図 4.4 Navazi マッピング 16QAM 

表 4.2  Navaiz マッピング 16QAM におけるビットとグループ (A0，A1，B0，B1) の関係 

 𝑏𝑄−𝑀𝑆𝐵⊕𝑏𝐼−𝐿𝑆𝐵⊕𝑏𝑄−𝐿𝑆𝐵 𝑏𝑄−𝑀𝑆𝐵⊕𝑏𝑄−𝐿𝑆𝐵 

A0 1 0 

A1 1 1 

B0 0 0 

B1 0 1 
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図 4.5 Gray マッピング 8D-16QAM と Navazi マッピング 8D-16QAM の EXIT chart 

4.2.3 ビット単位 LLR を用いた 8D-16QAM 簡易復調法 

8D-16QAM における最適復調法は，3.2.4 項で述べたように事後確率最大 (MAP: Maximum 

a-priori) 復調であり，式(3.5)-(3.7)を用いて後段のバイナリ形式の SD-FEC の復号に用いる外

部 LLR を算出する．ここで，式(3.5)- (3.7)で求める外部 LLR 𝐿𝑒(𝑏𝑖)は，以下に示す式(4.3)を

用いて効率的に計算することができる[79]．式(3.5)においてユークリッド距離(二乗ノルム)

を計算する代わりに，多次元ベクトル間の内積を用いてシンボル単位 LLR を算出する． 

𝜆′(𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ) = −
‖𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ ‖

2
− 2𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ∙ 𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ +  ‖𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ‖

2

2𝜎2
+∑ (1 − 𝑏𝑖)𝐿𝑎(𝑏𝑖)

𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗  ⃗⟼𝑏𝑖

 (4.3) 

ここで，‖𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ ‖
2
は候補シンボルによらず一定の値であるため省略可能である．また，‖𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ‖

2
は

候補シンボル数に対して固定値として事前に計算することが可能である．コンステレーシ

ョンが正方形に配置された QAM の場合，𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ の全ての要素を整数として扱うことができるた

め，𝐸𝑘⃗⃗⃗⃗ ∙ 𝐸𝑟⃗⃗⃗⃗ は簡単な演算で求めることができる．さらに，式(3.7)の第一項目は，以下に示す

式(4.4)を再帰的に使用して効率的に計算することができる． 

log{exp(𝐴) + exp(𝐵)} = max(𝐴, 𝐵) + log{1 + exp(−|𝐴 − 𝐵|)} (4.4) 
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式(4.4)右辺第 2 項の log{1 + exp(−|𝐴 − 𝐵|)} については，ルックアップテーブルを用いて

実装することで，log(.)と exp(.)の演算を削減した効率的な演算が可能となる．また，式(4.4)

右辺第 2 項を省略する近似を適用することで，Max-log-MAP アルゴリズム[80]が導出でき

る．Max-log-MAP アルゴリズムは|𝐴 − 𝐵|が大きな値となる場合において良い近似となる． 

しかしながら，これまでに述べた計算手法では，候補シンボル数が多い場合，演算量の大

幅な低減は困難である．なぜなら，全てのシンボル候補点に対して，式(4.3)のシンボル単位

LLR を計算する必要があるためである．8D-16QAM の場合，シンボル候補点数は 4096 であ

るため，１回の外部反復を行うたびに式(4.3)の演算を 4096 回実行する必要がある． 

そこで，本項では Gray マッピング 8D-16QAM 復調における演算量をさらに低減するため

に，ビットマッピング規則に基づく低演算量復調手法を提案する．図 4.6 に提案復調器の構

成を示す． 

   

図 4.6 8D-16QAM 簡易復調器構成 

まず，受信した 8 次元信号𝐸𝑟
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ = (𝐼𝑇1, 𝑄𝑇1, 𝐼𝑇2, 𝑄𝑇2, 𝐼𝑇3, 𝑄𝑇3, 𝐼𝑇4, 𝑄𝑇4)について，各タイムス

ロットの IQ平面の 16QAMにおけるビット単位LLR 𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) (𝑖 = 1, 2, … , 16) を求める．

ここで，8 次元信号の各要素の I および Q はそれぞれ各タイムスロットの I 成分，Q 成分を

表し，添え字はタイムスロットの番号を表す．16QAM におけるビット単位 LLR は以下の式

で簡易に算出することできる[81]．𝑏𝑖 が MSB (𝑖 = 1, 2, 5, 6, 9,10, 13, 14) の時， 

𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) ≈  

{
  
 

  
     

2𝐸𝑟
𝑙

𝜎2
      |𝐸𝑟

𝑙 | ≤ 2

4(𝐸𝑟
𝑙 − 1)

𝜎2
     𝐸𝑟

𝑙 > 2

4(𝐸𝑟
𝑙 + 1)

𝜎2
      𝐸𝑟

𝑙 > −2

 (4.5) 

となり，𝑏𝑖 が LSB(𝑖 = 3, 4, 7,  , 11,12, 15, 16) の時， 

16QAM

bit-LLR
calc.

8D-16QAM 

bit-LLR
calc. 

+

𝐿𝑒
8𝐷

𝐿𝑎

𝐸𝑟
8𝐷 𝐿𝑒
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𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) ≈

{
 

 
2(𝐸𝑟

𝑙 − 2)

𝜎2
       𝐸𝑟

𝑙 ≤ 0

−
2(𝐸𝑟

𝑙 + 2)

𝜎2
     𝐸𝑟

𝑙 > 0

 (4.6) 

となる．ここで，𝐸𝑟
𝑙は受信した 8 次元信号𝐸𝑟

8D⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗の𝑙番目の要素を表す．例えば，𝑏1はタイムス

ロット𝑇1の𝑏I−MSBとなるため，𝑏1の 16QAM におけるビット単位 LLR を計算する際には𝐸𝑟
1

を参照する．𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) を使用すると，各タイムスロットの IQ 平面の 16QAM におけるシ

ンボル単位 LLR は，次式で表すことができる． 

𝜆16𝑄𝐴𝑀 (𝐸𝑘
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗) ≈ ∑ (1 − 𝑏𝑖){𝐿𝑒

16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖)}

𝐸𝑘
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗

⟼𝑏𝑖

 
(4.7) 

ここで，𝐸𝑘
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗は 16QAM におけるシンボル候補点の 1 つであり，2 次元ベクトルである．

各タイムスロットにおける雑音を AWGN であると仮定すると，8D-16QAM のシンボル単位

LLR は，各タイムスロットの 16QAM シンボル単位 LLR 𝜆16𝑄𝐴𝑀 (𝐸𝑘
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗)の加算となり，式

(3.5)の右辺第１項は次のように表すことができる． 

−
‖𝐸𝑟
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ − 𝐸𝑘

8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗‖
2

2𝜎2
=∑𝜆16𝑄𝐴𝑀 (𝐸𝑘, 𝑇𝑗

16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗)

4

𝑗=1

 (4.8) 

ここで，𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ = {𝐸𝑘,𝑇1

16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗, 𝐸𝑘,𝑇2
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗, 𝐸𝑘,𝑇3

16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗, 𝐸𝑘,𝑇4
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗}であるが，これらの 16QAM シンボルの取

り得る組み合わせは図 3.6 に示す関係を満たす必要がある．式(4.7)および式(4.8)から 8D-

16QAM のシンボル単位 LLR は，16QAM におけるビット単位 LLR および LDPC 復号器か

ら得られる事前 LLR 𝐿𝑎(𝑏𝑖)により式(4.9)で求められる． 

𝜆8𝐷 (𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗) = ∑ (1 − 𝑏𝑖){𝐿𝑒

16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) + 𝐿𝑎(𝑏𝑖)}

𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⟼𝑏𝑖

 
(4.9) 

ここで，8D-16QAM における冗長ビットである𝐿𝑎(𝑏8, 𝑏12, 𝑏15, 𝑏16)は常にゼロである．式(4.9)

から分かる通り，提案方式における 8D-16QAM シンボル単位 LLR の算出は，16QAM にお
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けるビット単位 LLR に対して LDPC 復号器からフィードバックされる事前 LLR を加算す

るだけで良い．また，式(3.7)および式(4.4)より，8D-16QAM のビット単位外部 LLR は，8D-

16QAM のシンボル単位 LLR が最大となるシンボル候補の項に大きく依存する．したがっ

て，図 3.6 に示す各グループ (A0，A1，B0，B1) の組み合わせを満たすビット系列𝑏1−16のう

ち，𝑖番目のビット𝑏𝑖が 0 および 1 となる系列中から式(4.9)を最大化する系列をそれぞれ探

索すれば良い．これらのビット系列に対応するシンボル単位 LLR を用いて，8D-16QAM の

ビット単位外部 LLR は次のように近似される． 

𝐿𝑒
8𝐷(𝑏𝑖) ≈ max

𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ∈𝑆{𝑏𝑖=0}

λ8𝐷 (𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗) − max

𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ∈𝑆{𝑏𝑖=1}

λ8𝐷 (𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗) − 𝐿𝑎(𝑏𝑖) (4.10) 

ここで，𝑆{𝑏𝑖 = 0 or 1}は𝑏𝑖が 0 および 1 となる 8D-16QAM シンボルの集合である．ビット単

位 LLR の符号と絶対値がそれぞれビットの値(0 もしくは 1)と信頼性[82]を表す性質を利用

し，式(4.9)のシンボル単位 LLR を比較することで，4096 通りの探索を行うことなく式(4.10)

で使用されるビット系列を見つけることができる．検索方法を以下に示す． 

まず，各タイムスロットにおいて，各グループ (A0，A1，B0，B1)の 16QAM シンボル単

位 LLR 𝜆16𝑄𝐴𝑀 (𝐸𝑘
16𝑄𝐴𝑀⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  )が最も大きくなるビット系列を，図 4.7 に示す方法で求める．16QAM

シンボル単位 LLR を最大化するビット系列は，入力されたビット単位 LLR を正負の符号で

硬判定することで求められる．さらに，求められたビット系列をビット単位 LLR の絶対値

をもとに反転することで他のグループにおける 16QAM シンボル単位 LLR を最大化するビ

ット系列を求める．具体的には，次のビット反転①～③の処理を行う． 

① 𝑖 = 4(j − 1) + 1と𝑖 = 4(j − 1) + 3のうち|𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖)|が小さくなるビット𝑏𝑖を反転 

② 𝑖 = 4(j − 1) + 2と𝑖 = 4(j − 1) + 4のうち|𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖)|が小さくなるビット𝑏𝑖を反転 

③ 𝑖 = 4(j − 1) + 1と𝑖 = 4(j − 1) + 3のうち|𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖)|が小さくなるビット𝑏𝑖を反転，かつ，

𝑖 = 4(j − 1) + 2と𝑖 = 4(j − 1) + 4のうち|𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖)|が小さくなるビット𝑏𝑖を反転 

得られたビット系列について，表 4.1 の関係からどのグループに対応するかの判定を行う．

図 4.7 における操作で必要とする演算は，ビット単位 LLR の符号判定と絶対値の比較のみ

である．タイムスロット T1 における 16QAM のビット単位 LLR 𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖=1~4)={-1.5, 0.2, 

1.1, 0.1}が入力される例では，1000(A0)，1010(B0)，1001(B1)，1011(A1)が出力される． 
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図 4.7 16QAM ビット単位 LLR からの各グループの候補ビット選択例 

次に，各グループにおける最大のシンボル単位 LLR に対応するビット系列を用いて， 図

3.6 に示す関係を満たす 16 通りの組み合わせを求める．式(4.10)における𝑆(𝑏𝑖 = 0 or 1)にお

いて前述の 16 通りのビット系列内に存在しないビット系列については，表 4.1 に示すルー

ルに基づき，選択されているグループが変更されないように𝑏𝑖および対応するビットを反転

する．したがって，式(4.10)を計算するために必要となる候補ビット系列の数は 32 通りとな

り，必要な演算は比較と加減算のみとなる． 

提案方式は従来方式に対する利点を以下に述べる．シンボル単位 LLR の計算に必要とな

る候補シンボル数が，8D-16QAMにおいて 4096シンボルから 32シンボルまで低減できる．

これは，目標としていた PDM-8QAM と同等の演算量で，8D-16QAM の復調が可能なことを

示している．また，シンボル単位 LLR は，式(4.9)を用いることにより，16QAM のビット単

位 LLR と LDPC 復号器からの事前 LLR の加算のみで算出可能である．外部反復中に受信信

号の電界情報 (波形情報) を保持する必要がなく，16QAM におけるビット単位 LLR のみを

保持しておけば良い．さらに，式(4.10)を計算するために必要な演算が比較と加減算のみで

あるため，演算精度に制約が大きい実回路への実装に適している．提案方式は，IQ 平面に

おけるコンスタレーションのビット単位 LLR の計算法を変更することにより，冗長ビット

によって制約が与えられる他の多次元変調フォーマットにも適用することができる． 

ビット単位 LLR から候補ビット系列の検索を用いる方式は，他の分野において類似のア

イデアが提案されており，振幅位相シフトキーイング(APSK: Amplitude Phase Shift Keying)

における受信信号に最も近いシンボル点の検索[83]，チャネル等化・位相推定と LLR の協

調計算[84]，polar 符号の復号時における生き残りパス検索法[85]等が知られている．本提案

では，IQ 平面におけるビット単位 LLR を使用し，受信信号から最も近い多次元シンボルに

対応するビット系列を検索している． 

硬判定

𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖=1~4)={-1.5, 0.2, 1.1, 0.1}

グループ判定 グループ判定

ビット反転①
(1 or 3桁目)

ビット反転②
(2 or 4桁目)

ビット反転③
(1 or 3桁目) and (2 or 4桁目)

グループ判定 グループ判定

(𝑏𝑖=1~4)={1, 0, 0, 0} (𝑏𝑖=1~4)={1, 0, 1, 0} (𝑏𝑖=1~4)={1, 0, 0, 1} (𝑏𝑖=1~4)={1, 0, 1, 1}

1000(A0) 1011(A1)1010(B0) 1001(B1)
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4.2.4 簡易復調における近似誤差削減手法 

式(4.10)の導出において用いられる近似は，Max-log-MAP アルゴリズム[80]に対応する． 

Max-log-MAP アルゴリズムの近似誤差を減らすための手法として，Normalized Max-log-MAP 

アルゴリズム[80]，Offset Max-log-MAP [86]アルゴリズムが知られている．ここでは，これ

らのアルゴリズムを 8D-16QAM の提案復調方式に適用する．まず，式(4.10)を次のように書

き換える． 

𝐿𝑒
8𝐷(𝑏𝑖) = 𝐿𝑒

16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) +𝑊(𝑏𝑖) − 𝐿𝑎(𝑏𝑖) (4.11) 

ここで，𝑊(𝑏𝑖)は 16QAMにおけるビット単位 LLRから 8D-16QAMにおけるビット単位 LLR

に更新する重み係数を表す．重み係数𝑊(𝑏𝑖)は，式(4.10)-(4.11)から次のように導出される． 

𝑊(𝑏𝑖) = max
𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ∈𝑆{𝑏𝑖=0}

∑ (1− 𝑏𝑖′){𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖′) + 𝐿𝑎(𝑏𝑖′)}

𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⟼𝑏𝑖′ ,𝑏𝑖′≠𝑏𝑖

 

− max
𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ∈𝑆{𝑏𝑖=1}

∑ (1− 𝑏𝑖){𝐿𝑒
16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) + 𝐿𝑎(𝑏𝑖)}

𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⟼𝑏𝑖′ ,𝑏𝑖′≠𝑏𝑖

 
(4.12) 

ここで，𝐸𝑘
8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ ⟼ 𝑏𝑖′ , 𝑏𝑖′ ≠ 𝑏𝑖は，𝑏𝑖を除く𝐸𝑘

8𝐷⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗に割り当てられたビット𝑏𝑖′を表す．Normalized 

Max-log-MAP アルゴリズムおよび Offset Max-log-MAP アルゴリズムによるビット単位外部

LLR の計算を，式(4.12)の重み係数𝑊(𝑏𝑖)を用いて説明する．Normalized Max-log-MAP アル

ゴリズムでは，重み係数𝑊(𝑏𝑖)に 0 以上 1 以下の規格化係数𝛼を乗算することにより次のよ

うに計算される． 

𝐿𝑒
8𝐷(𝑏𝑖) = 𝐿𝑒

16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) + 𝛼𝑊(𝑏𝑖) − 𝐿𝑎(𝑏𝑖)   (0 ≤ α ≤ 1) (4.13) 

一方で，Offset Max-log-MAP アルゴリズムでは，0 以上の閾値係数𝛽を用いて次のように計

算される． 

𝐿𝑒
8𝐷(𝑏𝑖) = 𝐿𝑒

16𝑄𝐴𝑀(𝑏𝑖) + max{𝑊(𝑏𝑖) − 𝛽, 0} − 𝐿𝑎(𝑏𝑖)   (𝛽 ≥ 0) (4.14) 

これらのアルゴリズムでは，式(4.4)における最大近似による誤差の影響を，重み係数𝑊(𝑏𝑖)
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を補正することで軽減している．ここで，規格化係数𝛼および閾値係数𝛽は，雑音の分散𝜎2

に応じて最適化する必要がある．演算量の観点から比較すると，Normalized Max-log-MAP ア

ルゴリズムは乗算器が必要となるが，Offset Max-log-MAP アルゴリズムは減算器と比較器だ

けで実現できるため演算精度が問題となる場合に有利である． 

4.3 120 GBaud WDM 伝送実験による性能評価 

本節では，波長あたりの正味レート 600 Gbps の 120 GBaud 8D-16QAM 信号による WDM

伝送実験を通じ，提案する簡易復調アルゴリズムの性能を検証する．実験系は 3.3 節で使用

したものと同じであるが，波長あたりの正味レートを 478 Gbps から 600 Gbps に向上するた

め，変調速度を 96 GBaud から 120 GBaud に高速化している．変調速度を高速化するため，

A-MUX を駆動するクロックの周波数を 60 GHz に設定した．また，変調速度の高速化に伴

い光スペクトルの占有帯域が増加するため，WDM チャネル間隔を 100 GHz から 125 GHz

に変更した．なお，WDM の波長数は 9 波長のまま変更していない． 

4.3.1 Back-to-back における復調性能 

図 4.8 に，8D-16QAM および PDM-8QAM の Back-to-back 構成における LDPC 復号前の Q

値 (Pre-LDPC Q-factor) の OSNR 依存性を示す．8D-16QAM の復調器は，従来構成の最適復

調器 (Optimal) を用いた場合，簡易構成および Offset Max-log-MAP アルゴリズムを用いた

場合について，それぞれの Q 値を示している．この結果から，提案構成と従来構成の復調

性能の差は非常に小さいことが分かる．より詳細な比較を行うため，提案する簡易復調器の

最適復調器からの Q 値ペナルティの OSNR 依存性を図 4.9 に示す．ここで，各 OSNR にお

ける Normalized Max-log-MAP アルゴリズムおよび Offset Max-log-MAP アルゴリズムの𝛼お

よび𝛽の最適値は，予め AWGN シミュレーションによって求めた雑音の分散𝜎2に対する𝛼お

よび𝛽の最適値から決定した．ここで，各 OSNR における雑音の分散𝜎2は等化後の受信信号

から推定した．近似誤差を補正しない Max-log-MAP アルゴリズムでは，Q 値は高 OSNR 領

域では小さいが，低 OSNR 領域で増加する傾向がある．Normalized Max-log-MAP アルゴリ

ズムおよび Offset Max-log-MAP アルゴリズムを用いた場合，全ての OSNR 領域で Q 値ペナ

ルティが軽減され，特に低 OSNR 領域で補正無しの場合に対して改善効果が大きい．3 つの

方式のうち Normalized max-log-MAP アルゴリズムの Q 値ペナルティは最小となるが，Offset 

Max-log-MAP アルゴリズムとの Q 値ペナルティの差は 0.01 dB 以下である．したがって

Offset Max-log-MAP アルゴリズムの方が，復調性能と演算量のバランスが取れていると言え

る． 

次に，8D-16QAM に Offset Max-log-MAP アルゴリズム構成および軟判定反復復調を適用

した場合の，LDPC 復号後 BER の Pre LDPC Q 値依存性を図 4.10 に示す．誤り訂正限界が
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BER=4.0×10-4の HD-FEC としてパンクチャされたリード・ソロモン符号 RS(254, 239)を想

定すると，内部反復 5 回，外部反復 5 回の 8D-16QAM の Pre LDPC Q 値 5.57 dB まで誤り訂

正可能であることが分かる．比較のため，従来方式である PDM-8QAM に対して外部反復を

適用しない構成では，Pre-LDPC Q 値が 6.35 dB まで誤り訂正可能であることが分かる．こ

こで 5 回の外部反復がある 8D-16QAM の構成と外部反復のない PDM-8QAM の構成で，

LDPC復号器の内部での反復回数が同じとなるように PDM-8QAMの構成では内部反復回数

を 25 回としている．この Pre-LDPC Q 値を閾値として用いると，図 4.8 に示すように，8D-

16QAM と PDM-8QAM の所要 OSNR はそれぞれ 21.7 dB と 22.9 dB となる．この 8D-16QAM

の所要 OSNR において，Offset-Max-log MAP アルゴリズムの最適復調器からの Q 値ペナル

ティは図 4.9 から 0.03 dB であることが分かる． 

 

  

図 4.8 Back-to-back 条件における 120 GBaud 信号 LDPC 復号前 Q 値の OSNR 依存性 
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図 4.9  Back-to-back 条件における最適復調からの Q 値ペナルティの OSNR 依存性 

   

図 4.10 外部反復適用時の LDPC 復号後 BER の Pre LDPC Q 値依存性 

 

0

0.02

0.04

0.06

0.08

0.1

21 23 25 27 29

Q
-P

e
n

a
lt

y
 
[d

B
]

OSNR [dB]

Max-Log-Map

Normalize

Offset

1.E-5

1.E-4

1.E-3

1.E-2

1.E-1

1.E+0

5 5.5 6 6.5 7

P
o
s
t 

L
D

P
C

 B
E

R

Pre LDPC Q-factor [dB]

PDM-8QAM w/o outer iter. Inner iter 25
8D-16QAM w/o outer iter. Inner iter 5
8D-16QAM outer iter. 2 Inner iter. 5
8D-16QAM outer iter. 3 Inner iter. 5
8D-16QAM outer iter. 4 Inner iter. 5
8D-16QAM outer iter. 5 Inner iter. 5

RS[254,239] Limit

8D-16QAM

Pre-LDPC
Q-Limit

PDM-8QAM

Pre-LDPC
Q- Limit



59 

 

4.3.2 WDM 構成における伝送特性評価 

次に，9 チャネル WDM 構成において伝送特性の評価を行った．中心チャネル (192.7 THz)

における Pre-LDPC Q 値の伝送距離依存性を図 4.11 に示す．図 4.10 から求めた Pre LDPC Q

値の閾値を誤り訂正限界とすると，提案構成である Offset Max-log-MAP アルゴリズムに外

部反復を適用した 8D-16QAM は 3900 km の伝送が可能であった．一方，従来構成である外

部反復を伴わない PDM-8QAM の伝送可能距離は 2700 km であった． 

次に，各アルゴリズムの最適復調器からの Q 値ペナルティの伝送距離依存性を図 4.12 に

示す．Q 値ペナルティは伝送距離が長くなるにしたがって増加する．これは，伝送距離が長

くなるにしたがって Q 値が小さくなるためであり，Back-to-back 構成と同様に Q 値が小さ

い領域で Q 値ペナルティが増加する．この Q 値ペナルティの上昇は，Normalized max-log 

MAP アルゴリズムまたは Offset max-log MAP アルゴリズムを適用することで低減可能であ

ることが分かる．Q 値限界付近である 3900 km 伝送後における Offset-Max-log-MAP アルゴ

リズムの Q 値ペナルティは，0.03 dB 以下であった．本検討での Q 値ペナルティは，DSO に

よってキャプチャされた同一の受信信号において，復調方式を変更することで算出してお

り，受信信号に含まれる雑音量が変化する実際の伝送環境では，提案復調方式による Q 値

ペナルティの影響は無視することができる． 

  

図 4.11 WDM 構成の中心チャネル(192.7 THz)における Pre-LDPC Q 値の伝送距離依存性 
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図 4.12 最適復調からの Pre LDPC Q 値ペナルティの伝送距離依存性 

4.3.3 ビット演算精度依存性 

実際の DSP-LSI 実装において，復調器の演算量やメモリ容量はアルゴリズムだけではな

く，要求される量子化ビット数にも大きく依存する．本項では，提案する 8D-16QAM 復調

アルゴリズムに必要な量子化ビット数を議論するために，受信信号に対する量子化誤差の

影響について調査した．復調器への入力信号は−4 から+4 の間でクリップされ，±4 の間は

ミッドライズ型の量子化器によって𝑛ビットに量子化される．2 ビットの量子化条件の例を

図 4.13 に示す． 

まず，Back-to-back 構成時のビット分解能依存性を評価した．Offset Max-log-MAP アルゴ

リズムの入力ビット分解能に対する最適復調からの Q 値ペナルティの OSNR 依存性を図

4.14 に示す．入力信号の分解能が 7 ビットの場合，8 ビットの場合と比較した Q 値ペナル

ティは 0.01 dB 未満であり，6 ビットの場合の Q 値ペナルティは 0.1 dB 以下であった．入力

信号の分解能が 5 ビットの場合，量子化誤差の影響が大きくなり図 4.14 全ての OSNR に対

して Q 値ペナルティが大きくなる．よって，提案する簡易復調器において Q 値ペナルティ

を 0.1 dB 以下に抑えるためには，ビット分解能は 6 ビット必要であることが分かった． 

次に，WDM 伝送時の中央チャネルの Q 値ペナルティのビット分解能依存性を評価した．

図 4.15 は，WDM 構成の中央チャネルにおける Offset Max-log-MAP 復調器の入力ビット分

解能に対する Q 値ペナルティの伝送距離依存性を示す．WDM 伝送時においても，量子化

誤差の影響は 6 ビットから顕在化し，5 ビットの場合には Q 値ペナルティが大きく増加す

る．量子化無しの条件において 3900 km 伝送後の LDPC 復号前の Q 値は 5.75 dB であった 

(図 4.11) ．復調時に 6 bit 分解能を想定した際の量子化による Q 値ペナルティ 0.05 dB を考

慮しても，8D-16QAM における Q 値限界 5.57 dB を上回るため，6 bit 量子化した場合にお
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いても 3900 km の伝送が可能であることが示された． 

 

図 4.13 ミッドライズ型量子化器による 2 ビット量子化条件の例 

  

図 4.14 Back-to-back 構成時の入力ビット分解能に対する Q 値ペナルティの OSNR 依存性 
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4.4 結言 

本章では，8D-16QAM のビット単位 LLR に基づく低演算量の反復復調方式を提案した．

提案する復調方式は，16QAM のビット単位 LLR と LDPC 復号器からの事前 LLR の加算と

候補ビット系列の探索のみで実現可能で，候補シンボルと受信シンボル間のユークリッド

距離の計算は不要である．さらに，16QAM のビット単位 LLR と 8D-16QAM のビットマ

ッピング規則に着目し，探索が必要となる候補シンボル数 (ビット系列数) を，従来方式の

4096 通りから 32 通りに低減した．提案する復調器の近似誤差を補正する方式として

Normalized max-log-MAP アルゴリズムと Offset max-log-MAP アルゴリズムを適用し，Back-

to-back 構成および WDM 伝送条件において Q 値ペナルティが低減可能であることを明らか

にした．演算量と復調性能のバランスが良い Offset Max-log-MAP アルゴリズムを適用した

場合，最適復調器からの Q 値ペナルティは，Back-to-back 構成および WDM 伝送条件でわ

ずか 0.03dB であることを実験的に検証した．また，Offset Max-log-MAP アルゴリズムに外

部反復を適用することにより，従来構成である外部反復無しの PDM-8QAM から 0.8 dB の

Q 値限界の向上が可能であることを確認した．そして，8D-16QAM に提案する復調器を適

用し，正味レート 600 Gbps，周波数利用効率 4.8 bps/Hz で 3900 km の WDM 伝送を実証し

た．さらに，提案する復調器に必要となるビット分解能の評価を行い，量子化ビット数が 6

ビットの場合，量子化による Q 値ペナルティが 0.1 dB 以下であることを示した．  
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第5章 Probabilistic shaping 技術による

波長あたりの伝送容量拡大 

5.1 緒言 

3 章および 4 章では，次世代光伝送システムに求められる波長あたり 400 Gbps 以上の正

味レートを持つ高速信号による数千 km 級の伝送が，多次元変調とその簡易復調法の適用に

より実現可能であることを示した．一方，クラウドサービスを支えるデータセンタ間の大容

量通信や比較的短距離であるが大規模なデータ通信が発生する隣接した大都市間を結ぶ次

世代光伝送システムには，さらなる経済化のために波長あたりの伝送容量を極限まで増加

させる需要が高まっている．波長あたりの伝送容量を増加させるためには，2 章で述べたよ

うに，変調速度の向上に加え多値度の増加が有効である．しかしながら，実現可能な多値数

は，光伝送路における雑音だけではなく，光送受信機内部での雑音やアナログデバイスの帯

域制限による干渉によっても制限を受ける．一般的に光送受信機内部での雑音や干渉は，変

調速度の向上に伴い伝送帯域幅が増大するにつれて大きくなる．これは，信号電力が一定の

条件下において，伝送帯域幅の増加に伴い，単位周波数あたりの信号電力が低下し，さらに，

アナログデバイスの帯域制限の影響が大きくなるためである．その解決には，DAC および

ADC，ドライバアンプ，光変調器，コヒーレント光受信機等のアナログデバイス技術の進展

が求められる．こうしたアナログデバイス技術の進展と比較して，デジタル信号処理技術の

進展に対して遅く，早期に波長あたり 1 Tbps 級信号伝送を実現するには，デジタル信号処

理技術によるアナログデバイス特性の補償や高度な変復調方式による雑音耐力改善が必要

となる．変復調方式に関しては，従来の 16QAM よりも多くのビットをシンボルに割り当て

可能で，かつ，雑音耐力の高い変調方式が求められる．しかしながら，3 章および 4 章で検

討した多次元変復調方式では，シンボルあたりに割り当てるビット数を増加させると，候補

シンボル数が爆発的に増加し，復調処理の簡易手法を用いても信号処理の実装は困難であ

る． 

本章では，広帯域なアナログデバイスとデジタル信号処理技術による特性補償により生

成した高速・高多値信号に対して，Probabilistic shaping 技術を適用し，波長あたり 1 Tbps 級

の信号を用いた WDM 伝送を検討する．まず，変調多値度が大きな領域において雑音耐力

の改善が可能となる Probabilistic shaping の原理とその現実的な構成方式である PAS 

(Probabilistic Amplitude Shaping ) 方式に説明する．次に，広帯域アナログデバイスとデジタ

ル信号処理技術による高速・高多値信号を用いた WDM 伝送実験の研究動向を述べる．そ

して，高速信号に Probabilistic shaping 技術を実際に適用し，伝送実験により波長あたりの伝

送容量が 1 Tbps 以上の 100 km 級の WDM 伝送を実証する． 
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5.2 Probabilistic shaping 技術 

本節では，Probabilistic shaping 技術の基本的な概念を説明し，デジタル変復調方式で一般

的な離散値の変調信号における Probabilistic shaping 技術の実現方法について述べる． 

Probabilistic shaping 技術は，送信信号の電力が一定である前提のもと，式(5.1)で表される

相互情報量𝐼(𝑋; 𝑌)を，送信信号の設計を変更することで最大化する． 

𝐼(𝑋; 𝑌) = 𝐻(𝑋) − 𝐻(𝑋|𝑌) (5.1) 

ここで，𝑋および𝑌は，事象𝑋および事象𝑌を表し，通信において，送信メッセージが𝑋，伝送

路において雑音が付加された後の受信信号が𝑌に対応する．𝐻(𝑋)は送信メッセージの平均エ

ントロピーを表し，𝐻(𝑋|𝑌)は受信信号𝑌を受けたもとでの送信メッセージに関して残留して

いる不確定性に対応するエントロピーである．相互情報量𝐼(𝑋; 𝑌)は，雑音を含む伝送路で正

しく伝送された情報量を表しており，送信メッセージの平均電力一定の条件の下で𝑋の確率

分布を変更することにより，伝送路で付加される雑音量が同じ環境において，相互情報量

𝐼(𝑋; 𝑌)を向上することが可能であり，その時の最大値が通信路容量である．伝送路の雑音の

確率密度関数がガウス分布に従う時の最大相互情報量が，シャノン・ハートレーの定理で知

られる帯域𝐵のなかでの通信路容量𝐶であり，次式で与えられる[87]． 

𝐶 = 𝐵 log2 (1 +
𝑆

𝑁
) (5.2) 

ここで，𝑆は信号電力，𝑁は雑音電力を表す． 

送信メッセージが離散値を取る場合においても，送信メッセージの分布形状を変更する

ことで相互情報量を向上することができる．連続値を取る場合のように解析的に最適な分

布形状を求めることは困難であるが，送信メッセージがマクスウェル・ボルツマン分布に従

うと仮定することで試行錯誤的に探索した最適な分布に従う場合に近い相互情報量が得ら

れることが報告されている[88]． 

具体的な符号化・復号および変復調の方式として，アナログモデルの標準規格である V.34

において Shall mapping 方式が採用されている[89]．Shall mapping 方式では，合計電力が小

さいシンボル系列からトレリス構造を用いて送信メッセージとして採用し，誤り訂正符号

として TCM を用いることで，送信メッセージの分布を変化させることなく符号化を行う

[90]．また，近年，LDPC 符号などの高性能な SD-FEC を適用可能な PAS 方式が提案され，

光伝送分野において注目を集めている[88]． 
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5.2.1 Probabilistic Amplitude Shaping 方式 

本項では，Probabilistic shaping 技術の実現手法の 1 つである PAS 方式について説明する

[88]． 図 5.1 に PAS 方式における送信端ブロックを示す．送信ビットは 2 系統に分岐され，

そのうち 1 系統は Distribution Matcher (DM) に入力される．DM はビット系列をある確率分

布を持つシンボル系列に変換する機能を有し，PAS 方式における DM では振幅が正のシン

ボル系列を出力する．DM 出力シンボル系列における各振幅の出現頻度を図 5.1 (a)に示す．

DM には複数の実装方式[91]-[93]が提案されているが，基本的にフレーム長𝑘𝑖𝑛の入力ビット

系列を，フレーム長𝑘𝑜𝑢𝑡の出力シンボル系列に１対１対応させる．また，DM の動作は複数

の振幅レベルのパルス位置で情報を表す多値のパルス位置変調  (PPM: Pulse-Position 

Modulation) と捉えることができる．DM から出力されたシンボル系列は Gray デマッピング

により再度ビット系列に変換され，DM に入力されなかったビット系列と多重後，誤り訂正

符号化器 (FEC Enc.: Forward Error Correction Encoder) に入力される．FEC Enc.ではパリティ

ビットを計算し，パリティビットのみを出力する．パリティビットは DM に入力されなか

ったビット系列と多重される．多重後のビット系列長は DM 出力シンボル系列長と同じと

なり，ビットの値{0, 1}で−1のべき乗を取ることで正負の符号{1, −1}に変換後，DM 出力シ

ンボルに乗算されて出力される．PAS 方式における送信端ブロックの出力シンボルの出現

頻度を図 5.1 (b)に示す．PAS 方式では，パリティビットの確率がランダムになる FEC を用

いれば，DM 出力シンボル系列の平均電力と PAS 出力シンボルの平均電力は等しくなる．

また，図 5.1 に記載の PAS 構成を 2 系統用意し，IQ 軸にそれぞれマッピングすることで

Probabilistically Shaped (PS) QAM を生成することができる． 

 

図 5.1 PAS 方式における送信端ブロックとシンボル出現頻度: (a)DM 出力, (b)PAS 出力 
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次に，PAS 方式においてシンボルあたり (タイムスロットあたり) に送信される正味ビッ

ト数について述べる．PAS 出力シンボルの振幅レベル数が2𝑀，符号化率 の FEC を用いる

場合，FEC Enc.において出力されるパリティビット数は𝑘𝑜𝑢𝑡𝑀(1 −  )であることから，DM

に入力されないビット数は𝑘𝑜𝑢𝑡 − 𝑘𝑜𝑢𝑡𝑀(1 −  )と求められる．また，DM に入力されるビッ

ト数は𝑘𝑖𝑛であるため，フレームあたりに割り当てられるビット数は𝑘𝑖𝑛 + 𝑘𝑜𝑢𝑡 − 𝑘𝑜𝑢𝑡𝑀(1 −

 )である．PAS 出力フレーム長は DM フレーム出力長𝑘𝑜𝑢𝑡と同じであるから，シンボルあた

りの正味ビット数𝐼𝑃𝐴𝑆は次式で求められる． 

ここで，式(5.3)の右辺第 1 項の括弧は，5.2.2 小節で説明するレート損失が発生しない場合，

PAS 出力振幅𝑠𝑚のエントロピー𝐻(𝑠𝑚)と一致する．つまり，あるシンボルの確率分布を設定

した場合の PAS 方式において理論限界は次式で求められる． 

また，設定する確率分布によっても PAS 方式の性能は変化する．マクスウェル・ボルツマ

ン分布に従う確率分布を与えることで，PAS 出力シンボルの平均電力と割り当て可能なビ

ット数のトレードオフにおいて良い特性を示すことが知られている[88]． 

次に，図 5.2 に示す PAS 方式における受信端での処理について述べる．受信信号は実部と

虚部に分離され，Bit-metric Decoder においてシンボル毎にビット単位 LLR 𝐿𝑘(𝑏𝑖)を次式に

より算出する． 

𝐿𝑘(𝑏𝑖) = log
∑ 𝑃(𝑠𝑚) exp (−

|𝑠𝑚 − 𝑥𝑘|
2

2𝜎2
)𝑠𝑚∈𝑆(𝑏𝑖=0)

∑ 𝑃(𝑠𝑚) exp (−
|𝑠𝑚 − 𝑥𝑘|

2

2𝜎2
)𝑠𝑚∈𝑆(𝑏𝑖=1)

 (5.5) 

ここで，𝑥𝑘はタイムスロット𝑘における受信信号の実部または虚部，𝑠𝑚は PAS 出力振幅，

𝑃(𝑠𝑚)は振幅𝑠𝑚の確率分布，𝑆(𝑏𝑖 = 0, 1)は Gray mapping 時の𝑖桁目のビットが 0 または 1 と

なるシンボルの部分集合，𝜎2は雑音の分散を表す．算出されたビット単位 LLR 𝐿𝑘(𝑏𝑖)を用

いて誤り訂正復号 (FEC Dec.: FEC Decoding) が行われる．誤り訂正後のビット系列は 2 系

統に分岐され，そのうち 1 系統は Gray Mapping によりシンボル系列に変換後，DM の逆操

作である Inverse DM により DM 入力ビット列が復元される．そして，もう一方の系統のビ

ット系列と多重され，受信ビット系列として出力される．PAS 方式では FEC Dec.で誤りが

完全に訂正される場合，Inverse DM において必ず送信したビット系列が復元可能となる．そ

のため，近年光伝送において用いられる高性能な SD-FEC を用いれば，Inverse DM における

誤り伝搬の影響は無視することができる． 

𝐼𝑃𝐴𝑆 = (
𝑘𝑖𝑛
𝑘𝑜𝑢𝑡

+ 1) −𝑀(1 −  ) (5.3) 

𝐼𝑃𝐴𝑆
𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙 = 𝐻(𝑠𝑚) − 𝑀(1 −  ) (5.4) 
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図 5.2 PAS 方式における受信端ブロックと信号振幅出現頻度: (a) Bit-metric Decoder 入力,  

(b) Inverse DM 入力 
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DM および Inverse DM は PAS 方式において重要な役割を果たす．本検討では，出力シン
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使用するシンボルの振幅𝑎𝑚 = {1, 3, 5, 7, . . }，および，𝑘𝑜𝑢𝑡 = ∑ 𝑛(𝑎𝑚)𝑚 を満たす各振幅の出現

回数𝑛(𝑎𝑚)を設定する．図 5.1 (a)に示すように振幅𝑎𝑚は Amplitude Shift Keying (ASK) の正

の振幅を使用し，𝑚は 1 から2𝑀−1である．次に，この条件において設定可能な入力ビット系

列のフレーム長𝑘𝑖𝑛，すなわち，DM 入力ビット数について説明する．まず，𝑎𝑚を要素とす

る長さ𝑘𝑜𝑢𝑡のベクトル の集合𝒜を考える．𝒜の要素数𝑛(𝒜)は，𝑘𝑜𝑢𝑡中に𝑛(𝑎𝑚)ずつ含まれ

る𝑎𝑚の並び替えの総数であり，次式で求められる． 

𝑛(𝒜) =
(𝑘𝑜𝑢𝑡)!

∏ {𝑛(𝑎𝑚)}𝑚 !
 (5.6) 

同様に，入力ビット系列について，ビット𝑏𝑚 = {0, 1}を要素とする長さ𝑘𝑖𝑛のベクトル𝒃の集

合ℬを考えると，ℬの要素数𝑛(ℬ)は次式で求められる． 

𝑛(ℬ) = 2𝑘𝑖𝑛 (5.7) 

集合ℬから集合𝒜へ単射が可能となるためには，次式を満たす必要がある． 

𝑛(ℬ) ≤ 𝑛(𝒜) (5.8) 

ここで，式(5.8)に式(5.6)と式(5.7)代入し，両辺の対数をとることにより，次式が得られる． 

𝑘𝑖𝑛 ≤ log2
(𝑘𝑜𝑢𝑡)!

∏ {𝑛(𝑎𝑚)}𝑚 !
 (5.9) 

DM では入出力の系列が 1 対 1 対応，すなわち，全単射となる必要がある．そこで，集合ℬ
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と全単射となる集合𝒜の部分集合𝒜′を考える．定義より𝒜′の要素数は𝑛(𝒜′) = 𝑛(ℬ)であり，

式(5.9)の左辺は DM 入力ビット数に対応しており自然数である．式(5.9)を満たす最も大き

い自然数を𝑘𝑖𝑛と設定すると，床関数⌊. ⌋を用いて𝑘𝑖𝑛は次式で表される． 

𝑘𝑖𝑛 = ⌊log2
(𝑘𝑜𝑢𝑡)!

∏ {𝑛(𝑎𝑚)}𝑚 !
⌋ (5.10) 

これが設定される DM 入力ビット長となる．すなわち，CCDM では，振幅𝑎𝑚のシンボルの

並び替えで表現できる系列のうち2𝑘𝑖𝑛通りのみを使用する．最も単純な CCDM の実装法と

して，2𝑘𝑖𝑛通りの入力ビット系列に対して出力シンボル系列をルックアップテーブルによっ

て出力する方式が考えられるが，テーブルサイズが指数関数で増加するため系列長を長く

することは困難である．効率的な CCDM の実装法として情報源の可逆圧縮・解凍に用いる

算術符号化を応用した方式が提案されている[91][94]．一般的に可逆圧縮は，確率分布が偏

ったデータを符号長の短いランダムなデータに 1 対 1 変換する操作であり，解凍はその逆

操作に対応する．CCDM の動作は算術符号化の解凍操作に対応しており，[91][94]の方式を

用いることで，入力ビット系列を所望の出現頻度を持つシンボル系列に逐次的に変換する

ことができる．同様に，CCDM における Inverse DM についても算術符号化の圧縮操作を応

用して実現可能である． 

次に，CCDM の特性について説明する．CCDM の特性は𝑎𝑚のエントロピー𝐻(𝑎𝑚)とレー

ト損失 𝑙𝑜𝑠𝑠で表現される．エントロピー𝐻(𝑎𝑚)は，出力されるシンボルの出現確率𝑃(𝑎𝑚)か

ら次式で求められる． 

𝐻(𝑎𝑚) = −∑𝑃(𝑎𝑚) log2 𝑃(𝑎𝑚)

𝑚

 (5.11) 

また，レート損失 𝑙𝑜𝑠𝑠は，エントロピー𝐻(𝑎𝑚)と，CCDM によって実際に割り当てたシンボ

ルあたりのビット数𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡の差分で表される． 

 𝑙𝑜𝑠𝑠 =  𝐻(𝑎𝑚) −
𝑘𝑖𝑛
𝑘𝑜𝑢𝑡

 (5.12) 

𝑃(𝑎𝑚) = 𝑛(𝑎𝑚)/𝑘𝑜𝑢𝑡を固定し，𝑘𝑜𝑢𝑡の大きさを変化させると，𝐻(𝑎𝑚)は式(5.11)から一定であ

ることが分かるが，𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡は式(5.10)から𝑘𝑜𝑢𝑡の大きさによって変化することが分かる．図

5.3 に，𝑃(𝑎𝑚) = {0.55, 0.31, 0.10, 0.04}とした場合の，シンボルあたりのビット数𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡の

DM 出力シンボル長𝑘𝑜𝑢𝑡依存性を示す．DM 出力シンボル長𝑘𝑜𝑢𝑡が大きくなるにつれてシン

ボルあたりのビット数𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡が増加し，𝐻(𝑎𝑚)に漸近していることが分かる．これは，式

(5.6)から分かるように，𝑘𝑜𝑢𝑡を大きくすると，場合の数𝑛(𝒜)が𝑘𝑜𝑢𝑡 log2 𝑘𝑜𝑢𝑡のオーダーで増

加するためである．また， 図 5.3 と同じ条件におけるレート損失 𝑙𝑜𝑠𝑠の DM シンボル出力

長𝑘𝑜𝑢𝑡依存性を図 5.4 に示す．DM シンボル出力長𝑘𝑜𝑢𝑡を増やすことで，レート損失 𝑙𝑜𝑠𝑠を

低減することが可能であることが分かる． 
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𝑘𝑜𝑢𝑡が小さく，レート損失が存在する場合，DM から出力される振幅の確率分布が同じで

あっても，シンボルあたりのビット数𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡が小さくなる．別の表現をすると，同じシン

ボルあたりのビット数𝑘𝑖𝑛/𝑘𝑜𝑢𝑡を実現するためには，レート損失 𝑙𝑜𝑠𝑠分だけエントロピー

𝐻(𝑎𝑚)が大きくなるようにシンボル出現確率𝑃(𝑎𝑚)を変更する必要がある．エントロピー

𝐻(𝑎𝑚)は各振幅における𝑃(𝑎𝑚)が全て等しい場合に最大となり，エントロピーを増加させる

ように𝑃(𝑎𝑚)を変更すると，均一分布に近づく．その結果，シンボルの平均電力が増加し， 

SNR 耐力の低下を招く． 

 

図 5.3  CCDM におけるシンボルあたりのビット数の DM 出力長依存性， 

𝑃(𝑎𝑚) = {0.55, 0.31, 0.10, 0.04}． 

 

図 5.4 CCDM レート損失の DM 出力長依存性，𝑃(𝑎𝑚) = {0.55, 0.31, 0.10, 0.04}． 
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5.2.3 規格化一般化情報量による PAS 信号の評価 

PAS 方式において振幅の正負の符号に対してパリティビットを割り当てるため，SD-FEC

はバイナリ形式のものを用いることが一般的である．5.2.1 小節で記載の通り，PAS 方式は，

Inverse DM 前段の SD-FEC によりエラーフリーとなることを前提とした方式であるため，

誤り訂正後にエラーフリーとなるかどうかが伝送特性を評価するうえで非常に重要である．

伝送特性を実験において評価する際には類似の特性を持つ誤り訂正符号を用いるか，誤り

訂正前の指標を用いてエラーフリー伝送が可能であるかを判断する必要がある．本小節で

は，その判断の指標となる規格化一般化相互情報量(NGMI: Normalized Generalized Mutual 

Information)[95]について，PAS 方式の場合[96]を中心に説明する． 

バイナリ形式の SD-FEC による復号の際，復号器に入力されるビット単位 LLR と送信ビ

ットの相互情報量が重要となる．この相互情報量は，理想的な誤り訂正符号を用いることで

エラーフリー伝送可能なビット数である．現実的に実装可能な誤り訂正符号で同じビット

数をエラーフリー伝送するためには，理想的な誤り訂正符号を用いる場合よりも大きな相

互情報量が必要となる．一般的にバイナリ形式の SD-FEC単体の特性は BPSK変調のAWGN

通信路によって評価される．変調フォーマットと通信路を固定した場合，相互情報量と誤り

訂正前の BER の関係性は 1 対 1 の関係となるため，従来の HD-FEC の場合と同じように，

SD-FEC 後にエラーフリー伝送が可能となる誤り訂正前の BER を閾値として用いることで

伝送性能を評価することが可能である．しかしながら，SD-FEC 単体の評価に用いた変調フ

ォーマットと異なるものを用いる場合，相互情報量と誤り訂正前の BER の関係は BPSK の

時とは異なる．例えば，BPSK よりもシンボルの振幅レベルの多い多値変調を用いる際には，

1 つのシンボルに対して複数のビットが割り当てられており，それぞれのビットレベルに対

応したビット単位 LLR の持つ相互情報量は BPSK の時とは異なる．すなわち，BPSK にお

いて評価された SD-FEC の閾値を，多値変調における SD-FEC 復号前 BER に適用すること

は適切でない．そのため，変調方式に依存せずバイナリ形式の SD-FEC がエラーフリー復号

可能かどうかを判断する指標として，復号器に入力されるビット単位 LLR と送信ビットか

ら求められる NGMI が用いられる．NGMI は一般化相互情報量(GMI: Generalized Mutual 

Information)をシンボルあたりのビット数で規格化したものである． 

GMI は伝送後の受信信号 1 シンボルが持つ情報量を表しており， PAS 方式の場合，式

(5.13)に示すように受信 LLR と送信ビットからモンテカルロ法によって求めることができ

る[95]． 

𝐼𝐺𝑀𝐼 ≈ 𝐻(𝑠𝑚) −
1

𝑁
∑ ∑log2[1 + exp{−(−1)

𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛}]

𝑁

𝑛=1

𝑀

𝑚=1

 (5.13) 
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ここで，𝑁は GMI の計算に用いるシンボル数，𝑛は𝑛個目のシンボルを表すインデックス，

𝑀はビットレベル数，𝑚はビットレベルの𝑚桁目，𝑏𝑚,𝑛および𝑙𝑚,𝑛は𝑛個目のシンボルにおけ

る𝑚桁目の送信ビットと受信 LLR である．また，式(5.13)における𝐻(𝑠𝑚)は，振幅𝑠𝑚のシン

ボルの確率分布を𝑃(𝑠𝑚)とした時の𝑠𝑚のエントロピーであり，式(5.13)はレート損失がない

理想的な DM を用いた際の GMI である．DM においてレート損失が存在する場合，DM へ

の入力ビットフレーム長𝑘𝑖𝑛と出力シンボルフレーム長𝑘𝑜𝑢𝑡を用いて，GMI は式(5.14)で近似

的に表すことができる． 

次に，式(5.13)および式(5.14)の右辺第 2 項について説明する．4.2.3 小節に記載した通り，

LLR の正負の符号は硬判定時の受信ビット，LLR の絶対値は受信ビットの信頼度を表して

いる．ここで，LLR の硬判定時にビット誤りが発生しないような雑音の小さな伝送路では

(−1)𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛 > 0であり，LLR の信頼度が大きいと考えられるため，exp{−(−1)𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛} → 0

となり，結果としてlog2[1 + exp{−(−1)
𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛}] → 0となる．すなわち，伝送路の雑音が小

さい条件において，式(5.13)および式(5.14)の右辺第 2 項は 0 となる．また，雑音が大きくな

ると，(−1)𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛 < 0となるケースが増加する．そのため，右辺第 2 項は増加し，GMI は

減少する．以上から，右辺第 2 項は相互情報量の定義𝐼(𝑋; 𝑌) = 𝐻(𝑋) − 𝐻(𝑋|𝑌)における伝送

路の曖昧さを表す条件付きエントロピー𝐻(𝑋|𝑌)に対応することが分かる． 

GMI は受信信号 1 シンボルが持つ情報量であり，理想 DM および理想 FEC を用いた場合

に通信可能な伝送容量に対応する．一方，PAS 方式における送信端において設定される 1 シ

ンボルあたりの情報量(ビット数)は式(5.4)から求められる．よって，PAS 方式において理想

DM および理想 FEC を想定した場合，エラーフリー伝送を実現するための条件は次式で表

される． 

𝐼𝐺𝑀𝐼 ≥ 𝐼𝑃𝐴𝑆
𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙 (5.15) 

式(5.4)を式(5.15)に代入し，次式を得る． 

𝐼𝐺𝑀𝐼 ≥ 𝐻(𝑆𝑚) − 𝑀(1 −  ) (5.16) 

さらに，式(5.16)を符号化率 について整理すると， 

 ≤ 1 −
𝐻(𝑆𝑚) − 𝐼𝐺𝑀𝐼

𝑀
 (5.17) 

となる．式(5.17)は符号化率 の理想 FEC を用いた場合にエラーフリー伝送が実現可能とな

𝐼𝐺𝑀𝐼
′ ≈ (

𝑘𝑖𝑛
𝑘𝑜𝑢𝑡

+ 1) −
1

𝑁
∑ ∑log2[1 + exp{−(−1)

𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛}]

𝑁

𝑛=1

𝑀

𝑚=1

 (5.14) 
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る条件を表しており，式(5.17)の右辺が NGMI として定義される[96]． 

𝐼𝑁𝐺𝑀𝐼 = 1 −
𝐻(𝑆𝑚) − 𝐼𝐺𝑀𝐼

𝑀
 (5.18) 

また，式(5.18)に式(5.13)を代入し，NGMI は次式で求められる． 

𝐼𝑁𝐺𝑀𝐼 ≈ 1 −
1

𝑀𝑁
∑∑log2[1 + exp{−(−1)

𝑏𝑚,𝑛𝑙𝑚,𝑛}]

𝑁

𝑛=1

𝑀

𝑚=1

 (5.19) 

現実的な FEC において，エラーフリー復号を実現するために必要な情報量𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑は符

号化率 よりも大きい必要があり， < 𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑を満たさなければならない．𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑は用

いる FEC の実装方法によって異なり，FEC 単体の特性に依存するが，変調方式には依存し

ない値である．つまり，FEC の評価を行う際に𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑をあらかじめ求めておけば，変調方

式や PAS 方式における振幅の確率分布のエントロピーが異なる場合においても，𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑

と伝送後の NGMI を用いることで，エラーフリー復号が可能かどうかを判断することがで

きる．そのため，𝐼𝑡ℎ𝑟𝑒𝑠ℎ𝑜𝑙𝑑を想定する FEC の NGMI 閾値と呼ぶことにする． 

図 5.5 に 82 GBaud の PS PDM-256QAM および PDM-64QAM の AWGN 環境シミュレーシ

ョンによる NGMI の OSNR 依存性を示す．ここで，FEC は DVB-S2 において標準化された

符号化率 5/6 の LDPC 符号[66]と BCH 符号(30832/30592) [97]を連接させた冗長度の合計が

21 %となる FEC を想定した．その場合の NGMI 閾値は 0.857 である[98]．また，DM および

FEC による冗長度を除いた PS PDM-256QAM のシンボルあたりのビット数は，同じく FEC

による冗長度を除いた PDM-64QAM と同じ 9.96 bit に設定した．PS 方式の適用により，

NGMI 閾値において約 1 dB の雑音耐力向上が得られることが分かる． 

 

図 5.5 PS PDM-256QAM および PDM-64QAM の NGMI の OSNR 依存性 
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5.3 高速信号への Probabilistically shaped QAM の適用 

本節では，高速・多値QAM信号に Probabilistic shaping技術を適用した伝送実験を実施し，

波長あたり 1 Tbps を超える数百 km 級の WDM 伝送が実現可能であることを示す． 

近年，送受信機特性のデジタル信号処理による精密補償技術[30]や，複数の低速信号から

高速信号を合成する帯域ダブラ技術[99]，InP (Indium Phosphide)などの化合物半導体デバイ

スの進展による広帯域光フロントエンド技術[17]等を用いた高速信号における多値 QAM 信

号の生成・受信技術が進展している．図 5.6 に高速信号による WDM 伝送実験の研究動向を

示す[62][71][100]-[106]．波長あたりの容量は，シンボルあたりのビット数と変調速度 (シン

ボルレート) の積で表され，図 5.6 では等高線として破線で示している．また，図 5.6 のシ

ンボルあたりのビット数は，FEC 冗長度や受信機でのデジタル信号処理による等化用の既

知信号を除いた後の値を用いている． 

本節では，Probabilistic shaping 技術の高速信号への適用性と WDM 伝送における伝送性能

を評価するために実施した伝送実験について述べる．まず，デジタル信号処理による高精度

な校正技術により高速な高多値信号を生成し，波長あたりの伝送容量が800 GbpsのPS-QAM

信号の WDM 伝送性能の検証[98]について説明する (図 5.6 ①) ．次に，帯域ダブラによる

高速信号生成技術を用いて変調速度の制約を緩和し，波長あたりの伝送容量が 1 Tbps とな

る PS-QAM 信号の WDM 伝送実験[107]を行った結果について述べる (図 5.6 ②) ．さらに，

帯域ダブラを集積した超広帯域光フロントエンド回路を用い，波長あたりの伝送容量が 1.3 

TbpsとなるPS-QAM信号のWDM伝送実験[108]を行った結果について述べる (図5.6 ③) ． 

  

図 5.6 高速信号による WDM 伝送実験の研究動向と本研究の位置付け 
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5.3.1 82 GBaud PS-256QAM 信号を用いた 800 Gbps/λ 伝送実験 

本小節では，帯域ダブラを使用して生成した 82 GBaud PS-256QAM 信号による，波長あ

たりの伝送容量が 800 Gbps となる WDM 伝送実験について述べる． 

まず，PS-256QAM 信号の生成について説明する．送信ビットは 23 段の PRBS 系列を用

い，CCDM[91]によりマクスウェル・ボルツマン分布に従うシンボル系列にエンコードした．

エンコード後の QAM シンボルに割り当てるビット数は 6.34 bit に設定した．確率分布が整

形された信号に，PAS 方式[88]により誤り訂正符号のパリティビットを付加した．誤り訂正

符号として DVB-S2[66]において定義された符号化率 5/6 (64800，54000)の LDPC 符号を適

用した．LDPC 符号におけるエラーフロアの排除のため，5×10-5の BER が誤り訂正限界の

BCH（30832，30592）符号[97]の HD-FEC を外符号として想定する．合計での符号化率は

0.827 で，冗長度は 21 %となる．また，1 シンボルあたりのビット数は，偏波多重信号にお

いて 9.96 bit/4D-symbol となる．シンボルマッピング後，332,100 シンボルで構成される各フ

レームに，受信機での同期処理および等化処理に用いる 1.14％のパイロット信号を挿入す

る．パイロット信号には QPSK を用いた．パイロット信号挿入後のフレームあたりの合計

シンボル数は 335,872 となる．以上より，パイロット信号および FEC パリティ除去後にお

ける 82 GBaud PS PDM-256QAM の波長あたりの伝送容量は 807 Gbps となる． 

AWGN 環境におけるモンテカルロシミュレーションにより取得した，PS PDM-256QAM

の LDPC 復号後のウォータフォール特性 (NGMI に対する Post LDPC BER 特性) を図 5.7 に

示す．LDPC 符号による反復復調には sum-product アルゴリズムを用い，反復回数は 50 回と

した．LDPC 復号後 BER の HD-FEC 閾値を 5×10-5とすると，NGMI の閾値は 0.857 であっ

た． 

 

図 5.7  PS PDM-256QAM の LDPC 復号後のウォータフォール特性 
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図 5.8 80 GBaud PS-256QAM WDM 伝送実験系 

  

図 5.9  Tx-DSP において予等化した周波数応答 

82 GBaud PS PDM-256QAM の WDM 伝送実験系を図 5.8 に示す．オフライン DSP では，

Tx-DSP と Rx-DSP において送信機側と受信機側のそれぞれの周波数応答を個別に補正する

ため，精密校正スキームを予め実施している[30]．図 5.9 に，Tx-DSP において予等化した周

波数応答を示す． 

変調用の電気信号は，アナログ帯域が 32 GHz, サンプリング速度 96 GSa/s の 4ch 任意波

形発生器 (AWG: Arbitrary Waveform Generator) により生成した．AWG に入力するデジタル

波形は，オフライン Tx-DSP を用いて以下に記載するナイキストフィルタリングと送信機特

性補償用のデジタル予等化を適用している．PS PDM-256QAM 信号は，ロールオフ係数 0.1
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のルートレイズドコサインフィルタで整形する．そして，振幅と位相応答を含む送信機の周

波数応答を，予め最適化した 501 タップのデジタル線形等化器により予等化する．AWG か

ら出力された電気信号は，35 GHz 帯域幅の差動型ドライバアンプにおいて増幅後，35 GHz

帯域幅を持つ偏波多重型 IQ変調器 (PDM-IQM: Polarization Division Multipexed IQ Modulator) 

に入力され，変調速度が 82 GBaud の PS PDM-256QAM の光信号が生成される．測定用の中

心チャネルでは，送信側の変調器への入力光源および受信機の局部発振光としてフォーム

ファクタが µITLA の ECL (External Cavity Laser) 光源を用い，全ての ECL のレーザ線幅は

100 kHz 未満である． 

上記の測定チャネルに加え，干渉チャネル用の WDM 信号を生成するため，波長範囲が

1553.731 nm〜1561.013 nm，チャネル間隔が 100 GHz の 10 個の CW 光を多重し，単一偏波

用の IQM に入力して PS-256QAM 信号を生成する．変調後の信号は偏光ビームカプラと遅

延線による偏波多重エミュレータ (PDME: Polarization Division Multiplexing Emulator) に入

力され，偏波多重信号が生成される．生成された干渉チャネル用の WDM 信号は，20 km の

標準シングルモードファイバ (SSMF: Standard Single Mode Fiber) に入力し，波長チャネル

間の無相関化を行った．測定用の主信号と干渉チャネルの WDM 信号は波長選択スイッチ 

(WSS: Wavelength Selectable Switch) によって多重化される．WSS による多重時には主信号

と同じ波長の干渉チャネルの光源はオフにしている．利得等化器 (GEQ: Gain Equalization) 

を使用して多重後の WDM 信号の電力スペクトルを平坦化した．図 5.10 に送信端における

10 チャネル WDM 信号の光スペクトルを示す． 

 

図 5.10 送信端における 10 チャネル WDM 信号の光スペクトル 
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スパンあたり 100 km であり，最大 4 スパンのストレートライン系を構築した．各スパンに

おける損失は EDFA によって補償される．Back-to-back 構成 (0 km) および 400 km 伝送後の

OSNR は，それぞれ 38.1 dB と 31.3 dB であった． 

受信端において，WDM 信号は 0.8 nm の光バンドパスフィルタ (OBPF: Optical Band Pass 

Filter) によって測定波長チャネルを抽出し，測定チャネルの信号は EDFAによって増幅後，

光コヒーレント受信機に入力される．光コヒーレント受信機は偏波位相ダイバーシティ光

ハイブリッド (DPOH: Dual Polarization Optical Hybrid) 回路と 4 つの 43 GHz 帯域幅を持つ

バランス型光検出器 (BPD: Balanced Photo Detector) から構成されている．コヒーレント検

波後の電気信号は，65 GHz 帯域幅の 160 GS/s デジタルストレージオシロスコープ (DSO: 

Digital Storage Oscilloscope) によりデジタル化する． 

受信機におけるデジタル信号処理 (Rx-DSP) はオフライン計算により実施した．受信機

側の振幅および位相の周波数応答は，予め取得・校正されたデータにより最適化された 1001

タップのデジタル線形等化器により補償される．補償後の信号は，伝送路における波長分散

を補償後，2 sample per symbol にリサンプリングされ，適応等化器に入力される．適応等化

器では，パイロットシンボル支援型 LMS (Least Mean-Square) アルゴリズムを用いた 51 タ

ップ適応等化回路による線形等化と偏波分離が行われる．そして，周波数オフセットとキャ

リア位相はデジタル PLL (Phase Locked Loop) によって補償される[71]．等化後のシンボル

からビットメトリック復調[88]によりビット単位 LLR を算出し，NGMI を求めた．また，等

化後シンボルと送信シンボルの一致性として受信 SNR[109]についても測定した． 

最初に，Back-to-back 構成において受信 SNR と NGMI の OSNR 依存性を測定した．図 5.11

に受信 SNR の OSNR 依存性を示す．測定結果は，単一チャネル信号および 10 チャネル

WDM 信号における中心波長 (1556.959 nm) チャネルの結果を示している．この測定では， 

受信端 OBPF を通過後の信号に EDFA から出力される ASE 雑音を付加することで OSNR を

変化させた．その際，OSNR は光スペクトラムアナライザにより測定している．受信 SNR

は次式に示すように，光送受信機におけるSNRTX,RXと ASE 雑音によるSNRASEにより表され

る． 

1

SNR
=

1

SNRTX,RX
+

1

SNRASE
 (5.20) 

外部から ASE 雑音を負荷しない場合には，SNRは式(5.20)におけるSNRTX,RXに対応しており，

単一チャネルにおいて 18.7 dB，WDM 構成では 18.6 dB であった．SNRASEのみを直接測定

することは出来ないため，光スペクトラムアナライザによって測定された OSNR から

SNRASEを近似的に次式より求めた． 
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SNRASE ≈
12.5 × 109

Baudrate
× OSNR (5.21) 

ここで，12.5 GHz は波長 1550 nm における光スペクトラムアナライザの 0.1 nm の帯域幅に

対応し，OSNR 測定時に用いられる値である[74]．図 5.11 より，受信 SNR は OSNR が小さ

くなるにつれて式(5.21)で求められるSNRASEに漸近していることが分かる．これは，OSNR

が小さい領域では，ASE 雑音が送受信機で生じる雑音に対して支配的になるからである． 

PS PDM-256QAM の NGMI の OSNR 依存性を図 5.12 に示す．図 5.12 では，本実験の測定

結果に加えて，AWGN 環境における数値シミュレーション結果を示している．図 5.7 に示

す 21％FEC の NGMI 閾値 (0.857) において，理論値からの OSNR ペナルティは単一チャネ

ルの場合には 3.4 dB，WDM の場合には 4.0 dB であった．以上より WDM 信号の多重分離に

よる OSNR ペナルティは 0.6 dB であり，WDM 化に伴う顕著な OSNR ペナルティは発生し

ないことを確認している． 

 

図 5.11  Back-to-back 構成における受信 SNR の OSNR 依存性 
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図 5.12  Back-to-back 構成における NGMI の OSNR 依存性 

次に，10 チャネル WDM 条件における PS PDM-256QAM の伝送特性を評価した．中心波

長 (1556.959 nm) における 400 km 伝送後の受信 SNR および NGMI のファイバ入射電力依

存性を図 5.13 に示す．−5 dBm/ch から 4 dBm/ch までのファイバ入射電力で測定した結果，

NGMI が最大となる最適なファイバ入射電力は 1 dBm/ch であった．最適ファイバ入射電力

1 dBm/ch における中心波長（ch 5：1556.959 nm）の SNR および NGMI の伝送距離依存性

を図 5.14 に示す．400 km 伝送後においても NGMI は，誤り訂正限界である NGMI 閾値の

0.857 を上回っており，400 km の伝送が可能であることを確認した．各 WDM チャネルに

おける 400 km 伝送後の SNR と NGMI を図 5.15 に示す．測定された NGMI は，FEC にお

ける NGMI 閾値 0.857 を上回っていることが分かる．また，全ての WDM チャネルにおい

て LDPC 復号を行い，LDPC 後の BER が HD-FEC の閾値である 5×10-5よりも小さいこと

を確認している．以上の実験結果から，PS PDM-256QAM を用いることで，波長あたりの

伝送容量 800 Gbps，総容量 8 Tbps の 400 km WDM 伝送が可能であることを示した． 
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図 5.13 中心波長 (1556.959 nm) における 400 km 伝送後の 

受信 SNR および NGMI のファイバ入射電力依存性 

 

図 5.14 ファイバ入射電力 1 dBm/ch における中心波長 (1556.959 nm) の 

受信 SNR および NGMI の伝送距離依存性 
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図 5.15 400 km 伝送後の各 WDM チャネルの受信 SNR と NGMI 

5.3.2 120 GBaud PS-64QAM 信号を用いた 1 Tbps/λ 伝送実験 

本小節では，帯域ダブラを使用して生成した 120 GBaud PS-64QAM 信号による，波長あ

たりの伝送容量が 1 Tbps となる WDM 伝送実験について述べる． 

まず，PS-64QAM 信号の生成について説明する．メルセンヌツイスタにより生成された長

さ約 106 のランダムビット系列は，CCDM により所望の振幅分布をもつシンボル系列に変

換される[91]．ここで，シンボル系列の振幅分布はマクスウェル・ボルツマン分布に従うよ

うに変換し，4D シンボルあたりの割り当てビット数は 10.57 bit となるように設定した．生

成されたシンボル系列には，PAS 方式による誤り訂正符号の冗長ビットが付加される[11]．

誤り訂正符号としては，ATSC (Advanced Television System Committee) 3.0 [110]において標準

化されている符号化率 13/15(64800, 56160)の LDPC 符号を用いた．また，前小節と同様に，

BCH 符号(30832, 30592)[97]の外符号を想定した．LDPC 符号と BCH 符号の合計の符号化率

は 0.86 で，合計の冗長度は 16.3％である．フレームあたりのシンボル数は 1.85 %のパイロ

ットシンボルを含めて 264,000 シンボルである．変調速度が 120 GBaud における PS PDM-

64QAM 信号の正味レートは[{10.57 − (1 − 0. 6)} × 12] × (1 1.01 5 )] × 120 × 109  = 1.04 

Tbps となる． 

図 5.16 に，AWGN 環境下でのモンテカルロシミュレーションによって求めた，上記構成

での PS 64QAM の LDPC 復調後のウォータフォール特性を示す．LLR の生成にはビットメ

トリックデコーディングを用い，LDPC 符号の復号には sum-product アルゴリズを使用して

いる．また，sum-product を行う際には 50 回の反復を行っている．外符号の閾値を 5×10-5
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とすると，LDPC 復号後の BER がこの値より小さくなる NGMI の閾値は 0.893 であった． 

 

図 5.16  PS PDM-64QAM の LDPC 復号後のウォータフォール特性 

本実験では，DAC のサンプリング速度およびアナログ帯域による変調速度の制約を解消

するため，帯域ダブラ技術を用いて 120 GBaud PS-64QAM 信号を生成する．帯域ダブラ技

術による高速信号生成の概略を図 5.17 に示す[99]．デジタル前置処理として，ターゲットと

なる実数の高速信号を，ヒルベルト変換後に変調速度 fBの 4 分の 1 の周波数 fB/4でダウンコ

ンバージョンし，低速の複素信号に変換する．変換された複素信号は実部と虚部の 2 つの実

数低速信号からなる．デジタル前置処理によって算出された低速信号は，sub-DAC を使用

してアナログ信号に変換される．アナログ電気信号に変換された低速信号は， 2 つの A-

MUX [1]とπ/2 移相器で構成される帯域ダブラに入力される．帯域ダブラでは，2 系統の低

速信号に対して，それぞれ位相が 90 度異なるクロックによるアップコンバージョンを行い，

それらを加算することでターゲットの高速信号が再構築される．このとき帯域ダブラは超

広帯域アナログミキサとして動作している．本実験では IQ 変調を行うため，上記で述べた

構成をそれぞれ I 信号および Q 信号の 2 系統用いている． 

 

図 5.17 帯域ダブラ技術による高速信号生成の概念図 
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実験系を図 5.18 に示す．PS-64QAM 信号は，ロールオフ係数 0.04 のルートレイズドコサ

インフィルタによりスペクトル整形を行う．送信機の周波数応答は，前小節同様に，線形等

化器により予等化している[98]．帯域ダブラ技術のためのデジタル前置処理を適用後， 32 

GHz のアナログ帯域幅を持つサンプリングレート 96 GSa/s の AWG を使用して，デジタル

信号をアナログ信号に変換し，帯域ダブラにおいて低速信号から 120 GBaud の信号を生成

した．生成された高速信号は 60 GHz 帯域のドライバアンプにより増幅後，アナログ帯域幅

が 20 GHz の IQM に印加され，PS-64QAM 光信号が生成される．偏波多重信号は，PDME を

使用して生成した．測定チャネルの送信信号光と局部発振光源にはスペクトル線幅 10 kHz

の ITLAタイプのECL光源を用いた．干渉チャネル用のWDM光源には，波長範囲が1551.721 

nm〜1559.794 nm，チャネル間隔が 125 GHz の 8 つの ECL 光源を用いた．干渉チャネルの

変調信号には，帯域ダブラから出力される差動出力用の反転信号を用い，WDM チャネル間

の無相関化を行うため，20 km の SSMF を挿入した．測定を行う主信号チャネルと干渉チャ

ネルはフレキシブルグリッド WSS によって多重 (IL: InterLeaving) され，同時に信号帯域内

のスペクトルを光領域で平坦化する，光領域等化 (OEQ: Optical EQualization) を適用した． 

伝送路は，波長 1550 nm における損失係数が 0.17 dB/km，実効コア断面積 Aeffが 110 μ

m2の PSCF を用いて，1 スパンあたり 80 km の 3 つのスパンで構成した．光ファイバ中での

損失は，各スパンの最後に EDFA によって補償した．図 5.19 に，9 チャネル WDM 信号の

Back-to-back 構成および 3 スパン伝送後(240 km)における光スペクトルを示す． 

伝送後の WDM 信号は，可変帯域幅の OBPF によって測定波長の主信号チャネルを分離

し，EDFA により増幅後，DPOH と 4 つの 70 GHz 帯域を持つ BPD で構成される光コヒーレ

ント受信機により受信される．受信後の電気波形は 70 GHz 帯域を持つ 200GSa/s DSO によ

りデジタル波形として取得した． 

取得した波形に対して，オフラインデジタル信号処理を適用する．受信機側の周波数応答

は線形等化器によって補償し[98]，光ファイバ中での波長分散を補償後，2 sample per symbol

にリサンプリングを行う．偏波分離は LMS アルゴリズムを使用した 99 タップ適応等化に

よって実施し，周波数オフセットと搬送波位相はデジタル PLL によって補償した[98]．ビッ

トメトリックデコード[88]により等化後のシンボルからビット単位 LLR を算出し，NGMI を

求めた．また，前小節と同様に，等化後のシンボル系列と送信シンボル系列との一致性を受

信 SNR として測定した． 
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図 5.18 120 GBaud PS-64QAM WDM 伝送実験系 

 

図 5.19 9 チャネル WDM 信号の光スペクトル 

Back-to-back 構成時の単一チャネルにおける 120 GBaud PS PDM-64QAM の受信 SNR およ

び NGMI の OSNR 依存性を図 5.20 に示す．ここでは，光受信機において ASE 雑音を付加

することで各 OSNR における受信 SNR および NGMI の測定を行った．ASE 雑音を付加し

ない状態での OSNR は 34.6 dB であり，その際の受信 SNR は 15.3 dB であった．また NGMI

閾値 0.893 における AWGN 環境でのシミュレーション結果からの OSNR ペナルティは 6.2 

dB であった． 
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図 5.20  Back-to-back 構成時の単一チャネルにおける 120 GBaud PS PDM-64QAM の 

(a) 受信 SNR および(b) NGMI の OSNR 依存性 

次に，240 km の伝送路を使用した 9 チャネル WDM 伝送性能の評価を実施した．実験結

果を図 5.21 に示す．図 5.21 (a)は 240 km の伝送後の中央波長チャネル(ch 5：1555.747 nm)の

NGMIの光ファイバ入射電力依存性を示す．光ファイバ入射電力は−1 dBm/chから+ 6 dBm/ch

の範囲について測定した．NGMI が最大となる最適な光ファイバ入射電力は+ 4 dBm/ch であ

った．最適光ファイバ入射電力時の中心波長チャネルにおける NGMI の伝送距離依存性を

図 5.21 (b)に示す．また，図 5.22 (a)および(b)にそれぞれ 0 km (伝送前) と 240 km 伝送後に

おける中心波長チャネルのコンスタレーションを示す．240 km 伝送後においても，非線形

光学効果による位相雑音等の顕著なコンスタレーションの歪は生じておらず，NGMI 閾値 

(0.893) を上回る結果が得られた．次に，最適光ファイバ入射電力 (+4 dBm/ch) 時の 240 km

伝送後における各 WDM チャネルの NGMI を図 5.21 (c)に示す．全ての波長チャネルにおい

て測定された NGMI は閾値である 0.893 を上回っており，240 km 伝送が可能であることを

示している．以上の結果から，120 GBaud PS PDM-64 QAM 信号を用いることにより，波長

あたりの正味レート 1.04 Tbps/ch，総容量 9.3 Tbps の 240 km WDM 伝送が可能であることを

示した．本実験において， WDM 周波数間隔は 125 GHz としたため，周波数利用効率は 8.3 

bps/Hz であった． 
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図 5.21 120 GBaud PS-64QAM WDM 伝送実験結果.  

(a) 中心波長チャネルにおける 240 km 伝送後 NGMI のファイバ入射電力依存性,  

(b)最適入射電力時の中心波長チャネルにおける NGMI の伝送距離依存性,  

(c) 最適入射電力時の各 WDM チャネルにおける NGMI 

 

図 5.22 WDM 伝送前後での 120 GBaud PS-64QAM 信号のコンスタレーション 

(a) 0 km (伝送前) ，(b) 240 km 伝送後  

5.3.3 168 GBaud PS-64QAM を用いた 1.3 Tbps/λ 伝送実験 

本小節では，超広帯域光フロントエンドモジュールを使用して生成した 168 GBaud PS-

64QAM 信号による，波長あたりの伝送容量が 1.3 Tbps となる WDM 伝送実験について述べ

る． 

変調信号の高速化により，DAC やドライバアンプ，光変調器などの個別の電気・光部品

のアナログ帯域の影響だけではなく，それらを接続する同軸ケーブルやコネクタによる損

失や帯域劣化による影響も大きくなる．このような同軸ケーブルやコネクタの実装による

制限を緩和し，高速信号を生成するため，超広帯域光フロントエンドが提案されている[111]．

超広帯域光フロントエンドは，アナログマルチプレクサ (A-MUX) がドライバアンプと

IQM とともにモジュール内に集積されており，モジュールと sub-DAC は低速信号によって
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接続されるため，コネクタや同軸ケーブルによる広帯域信号の減衰なしにシンボル速度を 2

倍にすることが可能である．これまでに，超広帯域光フロントエンドを用いた 192 GBaud 

QPSK 信号および 160 GBaud 8QAM 信号の生成，検出が報告されている[111]．本実験では，

超広帯域光フロントエンドを用いて 168 GBaud PS-64QAM 信号の生成を行う． 

図 5.23に，168 GBaud PS PDM-64QAM信号のWDM伝送性能評価のための実験系を示す． 

PS-64QAM 信号は，メルセンヌツイスタから生成したランダムビット系列をもとに PAS 方

式[88]および CCDM[91]を用いて生成した．シンボル点の確率分布はマクスウェル・ボルツ

マン分布に従って設定し，PS PDM-64QAM の 4 次元シンボルあたりの割り当てビット数は

9.95 ビットに設定した．フレーム長は，1.64 %のパイロットシンボルを含めて 301,056 シン

ボルとした．パイロットシンボルと冗長度 20.94 %の FEC(符号化率 0.826 に対応）[98]の冗

長ビットを除去後，168 GBaud PS PDM-64QAM 信号の正味レートは，1.300 Tbps ({9.955 - (1 

- 0.826)×12}/1.0164×168×109) となる． 

生成されたシンボル系列のスペクトル整形には，ロールオフ係数 0.01 のルートレイズド

コサインフィルタを用いた．送信機における周波数リプルを含む微細な周波数応答と A-

MUX における帯域内クロストークを補償するために，1001 タップの固定線形等化器を使用

してデジタル予等化を適用した[98][113]．予等化後の信号から，前置デジタル処理アナログ

合成 DAC (DP-AM-DAC: Digital Pre-processed Analog Multiplexed DAC) における前置デジタ

ル処理[112]により低速信号を生成した．Sub-DAC として 32 GHz の 3dB アナログ帯域幅を

持つ 4 チャネル 96 GSa/s AWG を使用し，42 GHz のクロック周波数で駆動している A-MUX

ドライバ (A-MUX DRV) により高速信号を合成した．光フロントエンドに内蔵されている

InP 製 IQM に入力する CW 光には，スペクトル線幅が 10 kHz の ITLA 実装された ECL 光源

を用いた． 

変調後の PS-64QAM 信号から PDME を使用して偏波多重信号を生成した．干渉チャネル

用のグリッド間隔 175 GHz，合計帯域 4.2 THz の WDM 信号は，ASE 雑音源および GEQ に

よって模擬した．ASE 雑音源による WDM 信号の模擬の有効性は，理論的および実験的に

確認されている[114]．主信号チャネルと干渉チャネルはフレキシブルグリッド WSS により

合波した．また，フレキシブルグリッド WSS において，受信端での雑音強調を低減するた

めに，光スペクトルを平坦化する OEQ[115]を適用した．OEQ 適用前後の光スペクトルを図

5.24 に示す． 

伝送路は，1 スパンあたり 100 km の PSCF から構成され，本実験では最大 2 スパンの伝

送を行った．本実験で用いた PSCF は，波長 1550 nm における損失係数が 0.17 dB/km，実効

コア断面積が 110 μm2であった．スパン損失は PSCF 後に EDFA によって補償した．図 5.25

に Back-to-back 構成および 2 スパン (200 km) 伝送後における光スペクトルを示す． 

受信側では，可変帯域幅の OBPF を使用して WDM 模擬信号から主信号チャネルを分離

する．主信号チャネルは EDFA による増幅後，DPOH と 4 つの 100 GHz 帯域幅を持つ BPD

で構成される光コヒーレント受信機によりコヒーレント検波される．DPOH への局部発振
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光源には，μITLA タイプの ECL 光源を用い，そのスペクトル線幅は 40 kHz 未満であった．

検波後の信号は，110 GHz 帯域幅の 4 チャネル 256 GSa/s DSO によってデジタル化される． 

デジタル化された信号に以下のオフライン信号処理を適用した．受信機の周波数応答は

線形等化を使用して補正[98]し，伝送路における波長分散を補償後，2 sample per symbol に

リサンプリングした．パイロットシンボル支援による LMS アルゴリズムを使用した 99 タ

ップ 8×2 MIMO 適応等化によって，偏波分離および送受信機における残留周波数応答を補

償した[116]．周波数オフセットと搬送波位相は，パイロット支援のデジタル PLL によって

補償した[116]．等化後の受信シンボルから，ビットメトリックデコードを用いてビット単

位 LLR を算出し，算出した LLR から NGMI を求めた． また前小節と同様に，受信 SNR を

求めた． 

 

図 5.23 168 GBaud PS-64QAM 擬似 WDM 伝送実験系 
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図 5.24 OEQ 適用前後の 168 GBaud PS PDM-64QAM 光スペクトル 

 

図 5.25  Back-to-back 構成および 2 スパン伝送後 (200 km) における光スペクトル 

Back-to-back 構成における，168 GBaud PDM PS-64QAM 信号の受信 SNR および NGMI の

OSNR 依存性を図 5.26 に示す．ASE 雑音を付加しない場合の OSNR は 29.6 dB であり，等

化後の受信シンボルと送信シンボルから算出した受信 SNR は 13.4 dB であった．OEQ とデ

ジタル予等化の組み合わせにより，高速な高多値QAMを実現可能な高い SNRが得られた．

OSNR が 29.6 dB の際の NGMI は 0.891 であり，20.94 % FEC を想定した場合の NGMI 閾値

0.857 を上回っている[98]．これは 20.94 % FEC を使用すれば，エラーフリー復調が可能で

あることを示している．したがって，1.3 Tbps の正味レートでの信号生成，復調の達成を確

認できた．また，NGMI 閾値における OSNR ペナルティは 4.2 dB であった． 
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図 5.26 単一チャネルの Back-to-back 構成における 168 GBaud PS PDM-64QAM の 

(a) 受信 SNR および(b) NGMI の OSNR 依存性 

 

図 5.27 168 GBaud PS-64QAM WDM 伝送実験結果.  

(a) 中心波長チャネルにおける 200 km 伝送後 NGMI のファイバ入射電力依存性,  

(b) 最適入射電力時の中心波長チャネルにおける NGMI の伝送距離依存性 

WDM 構成における伝送実験の結果を図 5.27 に示す．図 5.27 (a)に 200 km 伝送後の 4.2 

THz WDM 信号の中心波長チャネル(1550.116 nm)の受信 NGMI の，チャネルあたりの光ファ

イバ入射電力依存性を示す．チャネルあたりの光ファイバ入射電力を−4.0 ~ 2.5 dBm とした

場合の NGMIを測定した結果，NGMIが最大となる最適な入射電力は 2.5 dBm/chであった．

図 5.27 (b)は最適な光ファイバ入射電力 (2.5 dBm/ch) 時の中心波長チャネルにおける NGMI

の伝送距離依存性および 200 km 伝送後のコンスタレーションを示す．200 km 伝送後の

NGMI は 0.875 であり，NGMI 閾値 0.857[98]を上回っており，波長あたり正味レート 1.3 Tbps 

の 168 GBuad PS PDM-64QAM 信号の 200 km 伝送に成功した．この際，175 GHz グリッド

WDM 構成での信号の周波数効率は 7.4 bps/Hz であった 
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5.4 結言 

本章では，高速信号に Probabilistic shaping 技術を適用することにより，波長あたりの伝送

容量が 1 Tbps 以上となる 100 km 級伝送が実現可能であることを明らかにした．まず，現実

的な回路構成で実現可能な Probabilistic shaping 技術の一つである PAS 方式における符号化

および復号を含む変復調の処理と評価方法について述べた．そして，従来の PDM-64QAM

とシンボルあたりのビット数が同じとなる PS PDM-256QAM を用いた場合，PDM-64QAM

と比較して OSNR 耐力が 1 dB 改善することを，AWGN 環境シミュレーションにより示し

た．次に，デジタル信号処理による送受信機特性の高精度な補償技術，複数の低速信号を広

帯域なアナログデバイスで合成し高速信号を出力する帯域ダブラ技術，InP を用いた超広帯

域な光フロントエンド技術を用いて高速な多値 QAM 信号を生成し，WDM 伝送実験により

伝送性能を評価した．その結果，波長あたりの伝送容量が 1.3 Tbps となる 168 GBaud PS 

PDM-64QAM の 200 km 伝送を実証した． 
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第6章 結論 

 本論文は，次世代光伝送システムに求められる伝送距離の長延化および波長あたりの伝

送容量の拡大を実現するために，光変復調方式の高度化に関する研究を行った成果をまと

めたものである．主な成果として，多次元変調方式である 8D-16QAM を適用し，次世代コ

アネットワークに求められる 400 Gbps 級信号の 1000 km 級伝送が実現可能であることを示

した．また，Probabilistic shaping 技術を高速信号に適用し，次世代のメトロネットワークお

よびデータセンタ間ネットワークで求められる 1 Tbps級信号の 100 km級伝送が可能である

ことを実証した．以下に，本研究で得られた成果を総括して述べる． 

第 2 章では，将来の長距離・大容量光伝送システムを実現するためのデジタルコヒーレン

ト光送受信機の主要技術と関連研究動向について説明した．その中で変復調方式に着目し，

波長あたりの伝送容量拡大および伝送距離の長延化に向けて，変調多値度の増加によるシ

ンボル間隔の縮小に伴う雑音耐力の劣化が課題となること述べた．そして，変復調方式の高

度化により雑音耐力の向上が可能であることを示し，本研究の位置づけを明確化した． 

第 3 章では，将来のコアネットワークに求められる波長あたりの伝送容量が 400 Gbps 級

信号の長距離伝送を実現するため，多次元変復調方式の適用およびその設計法を検討した．

最密充填格子に基づく多次元変復調方式では，シンボル間の最小ユークリッド距離を拡大

することにより雑音耐力の向上が図れる．従来の変調方式である PDM-8QAM と同じシンボ

ルあたりのビット数を持つ 8 次元変復調方式 8D-16QAM を新たに設計し，96 GBaud WDM

伝送実験により雑音耐力と伝送特性を評価した．その結果，従来の PDM-8QAM と比較して

約 1 dB の雑音耐力の向上と 1200 km の伝送距離の長延化を実現し，波長あたりの伝送容量

が 478 Gbps となる 8D-16QAM 信号の 5200 km WDM 伝送が可能であることを実証した．ま

た，多次元変復調方式の演算量解析を行い，復調時の演算量が課題であることを明らかした． 

第 4 章は，多次元変復調方式の復調時の演算量低減に関する研究の成果について述べた．

多次元変調信号の次元数の増加に伴い，復調時の探索シンボル数が指数関数的に増加する

という課題に対して，多次元空間における受信信号を，複数の低次元空間に射影することに

よって候補シンボル数を絞り込み，かつ，多次元空間でのビット単位 LLR を更新すること

によって低演算量で実現可能な復調方式を提案した．そして，波長あたりの伝送速度が 600 

Gbps となる 120 GBaud 8D-16QAM 信号の WDM 伝送実験により提案復調方式の性能を評価

した．長距離伝送時においても，最適復調に対する Q 値ペナルティが 0.03 dB であり，非常

に小さな劣化のみで 8D-16QAM 信号を復調可能であることを明らかにした． 

第 5 章では，将来のメトロネットワークおよびデータセンタ間ネットワークに求められ

る波長あたりの伝送容量が 1Tbps 級信号の 100 km 級伝送を実現するために，Probabilistic 

shaping 技術の適用を検討した．Probabilistic shaping 技術は，多次元変復調方式では改善効

果を得ることが難しい多値度が大きい変調方式においても雑音耐力の向上が図れる．さら
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に，高速信号の生成および受信のために，デジタル信号処理技術による送受信機特性の高精

度な補償技術，複数の低速信号から高速信号を合成して出力する帯域ダブラ技術，化合物半

導体を用いた超広帯域な光フロントエンド技術を適用した．これらの技術を統合すること

により，波長あたりの伝送容量が 1 Tbps 級の WDM 伝送実験を行い，次世代光伝送システ

ムにおける Probabilistic shpaing 技術の有効性を評価した．Probabilistic shaping 技術として，

現実的な回路構成で実現可能な方式の一つである PAS 方式により生成した PS-QAM を用い

て WDM 伝送実験を実施した．その結果，高速信号に PS-QAM を適用することによって，

波長あたりの伝送容量が 1.3 Tbps の 200 km WDM 伝送が実現可能であることを明らかにし

た． 

上記の研究成果より本論文の総括を行う．光増幅器の増幅帯域の制限により，WDM 方式

による周波数方向への多重効果が限界を迎えつつある今日，ファイバ伝送において更なる

高速化を実現するためには，一定帯域幅で伝送できる情報量を増加させる必要がある．この

ような背景から，本研究では，次世代光伝送システムにおけるコアネットワークの伝送距離

の長延化，および，メトロネットワーク，データセンタ間ネットワークの波長あたりの伝送

容量の増加を実現するため，光変復調方式の高度化に着目した．そして，理論的な側面だけ

でなく，光伝送装置への実装を指向した演算量の評価やターゲットとなる伝送環境におけ

る実験評価を含め，高度光変復調方式の適用の検討を行った．表 6.1 に本研究で適用した高

度光変復調技術と達成した伝送容量および伝送距離をまとめる．次世代光伝送システムの

各ネットワークで求められる伝送距離において，波長あたりの伝送容量を現行の 100 Gbps 

WDM システムから 4 倍～13 倍の増加を達成し，光変復調方式の高度化により，伝送距離

と伝送容量の飛躍的な向上が可能であることを明らかにした． 

表 6.1 本研究で適用した高度光変復調技術と達成した伝送容量および伝送距離 

 コアネットワーク 
メトロネットワーク 

データセンタ間ネットワーク 

次世代光通信システム

で要求される性能指標 
400Gbps 級，1,000 km 級伝送 1Tbps 級，100 km 級伝送 

従来方式とその波長 

あたり伝送容量・伝送

距離 

QPSK (100 Gbps, 1,000 km 級),  

16QAM (200 Gbps, 500 km 級) 
64 QAM (400 Gbps, 100 km 級) 

本研究で適用した 

高度変復調方式 

多次元変調方式 

8D-16QAM 

Probabilistic shaping (PAS方式) 

PS-64QAM 

本研究で達成した波長

あたり伝送容量・伝送

距離 

478 Gbps，5200 km 

600 Gbps，3900 km 

1 Tbps，240 km 

1.3 Tbps，200 km 
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昨今の生活様式の急変に伴うリモートワークの需要急増などにより，これまで以上に大容

量なデータ伝送が要求されることとなるが，波長あたりの伝送容量の増加と伝送距離の長

延化により，それらの要求に対応することが可能となる．また，ファイバ伝送の経済化によ

り，これまではネットワーク越しで実現が困難だった技術等，新たなアプリケーションの発

展に貢献することができる． IOWN 構想における目標である 125 倍の容量増加を実現する

ためには，本論文で取り組んだ高度光変復調技術を SDM 技術や光増幅器の帯域拡張技術と

融合し，さらなるファイバあたりの伝送容量の増加について検討する必要がある．また，よ

り一層の大容量化もさることながら，IOWN 構想の他の 2 つの目標であるオールフォトニ

クス技術の適用による低消費電力およびデータ伝送の低遅延化についても検討を行ってい

く必要がある．本研究で提案した光伝送技術が，将来，高度情報通信社会の実現に求められ

るネットワークインフラストラクチャの実現に向けた一助となることを祈念する． 
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