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第1章 序論 

1.1 研究の背景 

 多くの人たちにとって、最も身近に感じる通信技術といえば、やはり普段からよく使用さ

れる携帯電話やスマートフォン、タブレット端末を用いた無線通信技術かもしれない。しか

しながら、スマートフォンに代表されるモバイル端末から送出されたデータ情報は、無線基

地局へと伝送された後、その多くは地中や架空に張り巡らされた光ファイバを通って目的地

へと伝送される。そういう意味では、光ファイバを用いたデータ通信は、多くの人々に日常

的に用いられている技術であるといえるだろう。実際に、離島なども含め、日本全国にはく

まなく光ファイバ通信網が構築されている[1.1]。また、光ファイバ通信網が構築されている

のは日本だけではなく、世界各国にも光ファイバ通信網が構築されており、遠く離れた様々

な国同士が光ファイバ通信網を介して通信を行うことが可能である[1.2]。このように、光フ

ァイバ通信網は、グローバルな情報通信においても非常に重要な通信インフラとなっている。 

図 1.1: モバイル 5G での実現が想定されるサービス（出典：DOCOMO 5G White Paper） 
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 光ファイバ通信網は様々な通信サービスに関連するデータ情報を伝送するが、その中でも

最近注目されているのが、モバイルサービスである。2017 年現在では第 4 世代無線技術で

ある LTE-A (Long Term Evolution Advance)が実運用されているが、これに続く次世代の無

線通信技術として、第 5 世代無線通信技術（モバイル 5G）の検討が盛んに進められている。

これまで通信の主体は人と人とをつなぐことであったが、モバイル 5G ではモノとモノを無

線通信でつなぐ世界を想定し、検討が進められている[1.3]。図 1.1 に示すように、このよう

な世界では、例えば高度な遠隔医療や、工場の遠隔・自動制御、ヒトが介在しない自動車の

自動運転の実現などが期待されている。特に日本では、東京オリンピック・パラリンピック

の開催に合わせて、2020 年までにモバイル 5G の実用化、商用サービスの開始を目指して

検討が進められており、2020 年以降はますますデータトラヒックが増大することが予想さ

れる。 

 モバイルトラヒックのみならず、最近ではデータセンタで扱われるデータトラヒックにも

注目が集まっている。図 1.2 は、データセンタで取り扱うデータトラヒック量の推移を表し

ているが、この試算では、データセンタトラヒックは 2020 年まで年率 30%の急速な成長を

続けることが予測されている。また、ユーザインタフェースであるイーサネットも高速化が

進んでいる。イーサネットの標準化を行っている IEEE では現在 400 ギガビットイーサ

（GbE）の標準化が一部完了しており、2020 年以降は 800GbE や 1.6TbE といった次世代

図 1.2: データセンタトラヒックの推移予測（出典：Cisco Global Cloud Index, 

2015-2020） 
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の規格に対する標準化が計画されている[1.4]。このように、モバイルトラヒックやデータセ

ンタトラヒックは今後ますますの成長が見込まれており、それらデータ情報を伝送するため

の光伝送システムに対しても、今後ますますの大容量化が求められる。 

 これまでも、データトラヒックの増大に対応するために、光伝送システムの大容量化が進

められてきた[1.5]。図 1.3 は、光伝送システムの大容量化の歴史を端的に示している。図が

示すように、1980 年代初頭に光ファイバ 1 本当たり 100 Mb/s 級の伝送容量を実現する光フ

ァイバシステムが実用化されると、その後のシングルモードファイバや分布帰還型（DFB: 

Distributed Feedback）レーザー、光ファイバ増幅器、波長合分波器、高速デジタル信号処

理回路等の実現により、現在ではファイバ 1 本当たり 10 Tb/s 級の大容量伝送を実現する光

伝送システムが商用導入され、様々なデータ情報を伝送するための基盤的通信システムとし

て稼働している[1.6]。現在、ほとんどすべての大容量光伝送システムに波長多重光伝送技術

が用いられている。波長多重光伝送は、異なる波長を有する複数の光それぞれにデータ情報

を重畳し、光合波器によって一本の光ファイバに収容することで大容量データ情報の伝送を

実現する技術である。図 1.4 に示すように、波長多重光伝送システムは主に大容量化および

高機能化を軸に検討が進められている。大容量化の観点では、一本の光ファイバに収容する

図 1.3: 波長多重光伝送システムの技術進展（出典：松岡, NTT 技術ジャーナル 2014 年

11 月号） 
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波長数を増大させる「多波長化」および、波長一波当たりの伝送速度を向上させる「高速化」

を軸に検討が進められている。高機能化の観点では、ネットワークトポロジをリング構成や

メッシュ構成のように「多方路化」することで、高い運用性や信頼性を実現するといった検

討が進められている。しかし、これら大容量化・高機能化の実現には、それぞれに課題が存

在する。 

 

1.2 波長多重光伝送システムの大容量化および高機能化に向

けた課題 

一般的な波長多重光伝送システムは、光信号の送受信や中継を行う、光ノードと呼ばれる

装置と、光ノード同士を接続する光ファイバ伝送路から構成されている。図 1.5 に、波長多

重光伝送システムのイメージを示す。光ノードは、送信ノード、中継ノード、受信ノードに

大きく分類される。図 1.6 に、それぞれの光ノードの構成例を示す。送信ノードでは、ユー

図 1.4: 波長多重光伝送システムの大容量化と高機能化 
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ザ信号であるクライアント信号を光送信器に収容し、長距離光伝送に適した信号フォーマッ

トに変換する。各波長にデータ情報を重畳して光信号を生成したうえで、各光信号を波長合

波器で合波して一本の光ファイバに収容する。波長多重信号は、波長スイッチで波長ごとに

任意の方路へ伝送させることが可能である。中継ノードでは、各方路から到来した波長多重

信号を波長ごとにスイッチし、任意の波長の光信号を任意の方路へ送出する。受信ノードで

は、波長多重信号を波長分波器で分波し、一波ごとに光受信器で受信、復調することでユー

ザ信号のデータ情報を復元する。 

波長多重光伝送システムでは、どのようなフォーマットでデータ情報を光に重畳して伝送

させることで効率的な信号伝送が実現できるかが、重要となる。大容量波長多重光伝送シス

テムでは、主に遅延検波方式とコヒーレント検波方式の二種類の光送受信方式が用いられて

いる。遅延検波方式では、光送信器で光信号を生成する際に、光ベクトル変調器を用いてデ

ータ情報を複数の光位相に割り当てる。正確には、光位相そのものではなく、前後のシンボ

図 1.5: 波長多重光伝送システムのイメージ図 

図 1.6: 光ノード構成例 
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ルの光位相差にデータ情報を割り当てる形で光信号を生成する。この際、光位相差としては、

45°、135°、225°、315°の 4 つが用いられことが一般的であり、このように位相変調さ

れた信号を DQPSK (Differential Quadrature Phase Shift Keying)信号と呼ぶ。受信器では、

遅延干渉計（MZI: Mach-Zehnder Interferrometer）を用いて光信号を 1 シンボル分遅延さ

せた形で自己遅延干渉させることで光信号の位相差情報を抽出し、光信号に重畳されたデー

タ情報を復元する。図 1.7 に、遅延検波方式における光信号生成と光信号受信を模式的に示

す。遅延検波方式の特徴としては、位相変調された光信号を復調することが可能であること

と、後述するコヒーレント検波方式では必須となる局発光やデジタル信号処理を用いること

なく信号を復調することが可能であるため、非常に簡易な構成で光信号の送受信を行うこと

が可能な点が挙げられる。 

コヒーレント検波方式では、光送信器で光信号を生成する際に、光位相そのものにデータ

情報を重畳する。この際、光位相としては 45°、135°、225°、315°の 4 つが用いられ

ことが一般的であり、このように位相変調された信号を QPSK 信号と呼ぶ。また、コヒー

レント検波方式では、光の持つ自由度である偏波にもデータ情報を重畳することが一般的で

図 1.7: 遅延検波方式における光信号生成と光信号受信 
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あり、光信号の伝搬方向を Z 軸とした場合に、X 偏波（水平偏波）、Y 偏波（垂直偏波）両

方の光位相にデータ情報を重畳する方式を、偏波分割多重（PDM: Polarization Division 

Multiplexing）と呼ぶ。特に、各偏波が QPSK 変調されている場合は、PDM-QPSK 信号と

呼ばれる。受信器側では、受信信号と、受信器に実装された局発光源（LO: Local Oscillator）

から送出される Continuous Wave（CW）光とを干渉させた形で光信号を受信する。このよ

うに受信された信号には、もともとの光信号が有していた光振幅、光位相、偏波の情報が保

持されているため、デジタル信号処理（DSP: Digital Signal Proceccing）を適用すること

で、これらの情報を抽出することが可能である。図 1.8 に、コヒーレント検波方式における

光信号生成と光信号受信を模式的に示す。コヒーレント検波方式の特徴としては、遅延検波

方式よりも高い受信感度が得られる点と、偏波多重信号を復調することが可能であるため、

遅延検波方式と比較して 2 倍の伝送容量を実現可能である点が挙げられる。また、デジタル

図 1.8: コヒーレント検波方式における光信号生成と光信号受信 
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信号処理によって光ファイバ伝送中に発生した光波形歪みを補償することが可能である点

がメリットとして挙げられる。デメリットとしては、遅延検波方式と比べて部品点数が多い

ことに加え、非常に高速なデジタル信号処理が必要となる点が挙げられるため、伝送性能と

しては高性能であると同時に、高コストであるという特徴を有する。 

表 1.1 に、遅延検波方式とコヒーレント検波方式の特徴をまとめる。遅延検波方式は部品

点数が少なく、デジタル信号処理も不要であるため、コストの観点でメリットがあるといえ

る。一方で、伝送容量や伝送距離の観点ではコヒーレント検波方式が優れており、デジタル

信号処理を用いることで一部の波形劣化に対する補償も可能であるため、伝送性能に優れて

いるといえる。このように、各方式とも一長一短であり、それぞれの特徴は異なる適用領域

において活かされる。上記の特徴を鑑みると、遅延検波方式は、主に中距離、中容量向け、

例えば県内に構築されたメトロエリアネットワークに適した方式であるといえる。また、コ

ヒーレント検波方式は、主に長距離、大容量向け、例えば大陸横断が必要となる海底伝送や、

県間を結ぶコアネットワークに適した方式であるといえる。 

 

1.2.1 大容量化に向けた課題 

波長多重光伝送システムの大容量化を実現するアプローチとして、「多波長化」が挙げら

れる。図 1.9 に示すように、波長多重光伝送システムを多波長化するということは、光周波

数軸上に、より高密度に波長チャンネルを配置することに相当する。このような状況では、

隣接チャンネル間でクロストークと呼ばれる信号干渉が発生してしまうため、一般に信号品

質が劣化してしまうこととなる。したがって、多波長化というアプローチで波長多重光伝送

表 1.1: 遅延検波方式とコヒーレント検波方式の比較 
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システムのさらなる大容量化を実現するためには、隣接チャンネル間のクロストークに対す

る抑圧、補償技術の確立が重要となる。 

波長多重光伝送システムの大容量化を実現するもう一つのアプローチとして、1 チャンネ

ル当たりの伝送速度を向上させる、「高速化」のアプローチが挙げられる。図 1.10 に、光信

号の伝送速度と変調周期の関係を示す。図が示すように、高速化を行うことは、光信号の変

調周期を短くすることに相当する。そのため、これまで低速な変調信号に対しては大きな影

響を及ぼすことのなかった、光ファイバ伝送路の有する偏波モード分散に起因した波形広が

りによって、著しいシンボル間干渉が発生してしまうことが懸念される。偏波モード分散に

よる波形劣化は、その動特性に起因し、一般に遅延検波方式において補償することが困難で

ある。また、コヒーレント検波方式であっても、デジタル信号処理の回路規模に起因した実

装上の制限により、偏波モード分散に起因した波形劣化の補償は限定的となる。したがって、

高速信号を伝送する波長多重光伝送システムを設計する際には、光ファイバ伝送路が有する

偏波モード分散の影響を考慮したシステム設計手法の確立が重要となる。 

 

図 1.9: 多波長化に伴う隣接チャンネルクロストークの発生 

図 1.10: 高速化に伴う偏波モード分散に起因したシンボル間干渉の発生 
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1.2.2 高機能化に向けた課題 

高機能化の観点では、光伝送システムのネットワークトポロジが、単純な Point-to-point 

（P2P）構成から、より複雑なメッシュ構成となることで、図 1.11 に示すように同一波長

の光信号がシステム内に複数共存するような状況が起こりうる。このような状況では、光ノ

ードを構成する光スイッチの透過特性に起因して、所望の方路以外の方路へも光信号が漏れ

出してしまう事態が発生する。このプロセスを通じ、同一波長の光信号同士の干渉、すなわ

図 1.11: 多方路化に伴う同一チャンネルクロストークの発生 

図 1.12: 動的なネットワーク運用によるネットワークリソースの効率化 
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ち同一チャンネルクロストークが発生することとなり、信号品質の劣化が起こってしまう。

一般に、同一チャンネルクロストークを補償することは極めて困難であるため、メッシュ構

成をとる波長多重光伝送システムを設計する際は、同一チャンネルクロストークの影響を考

慮したシステム設計手法の確立が重要となる。 

光伝送システムのネットワークトポロジがメッシュ構成となることで、より柔軟なネット

ワーク運用が可能となる。例えば、図 1.12 に示すような状況を考える。データトラヒック

の交流は社会活動や行動様式に大きく依存するため、昼間と夜間で異なる特徴を示すことが

一般的であるといえる[1.7, 1.8]。昼間はビジネスユーザのトラヒック交流が多く、夜間は一

般ユーザのトラヒック交流が多いような状況を想定すると、図に示すように光ノードが有す

る波長スイッチ機能を活用して動的なネットワーク運用を行うことで、光トランシーバや波

長チャンネルなどのネットワークリソースを昼間と夜間で共用化し、ネットワークリソース

の効率化を図ることが可能となる。しかし、このような動的なネットワーク制御を実現する

ためには、トラヒック変動に追従するような高度な波長パス増減設技術が必要となる。 

 

1.3 本論文の構成 

前節では、波長多重光伝送システムの大容量化・高機能化に向けた課題を示した。本論文

では、それらの課題を解決するための要素技術について論ずる。図 1.13 に、本論文の構成

を示す。 

一般に、光伝送システムを実現する上では、そのシステムの性能や適用可能な領域を明確

にすることが必要であり、これを光伝送システム設計という。まず、第 2 章では、波長多重

光伝送システムの大容量化および高機能化が光伝送システム設計に与えるインパクトにつ

いて考察する。ここでの考察を踏まえたうえで、第 3 章では、遅延検波方式を用いた波長多

重光伝送システムにおける隣接チャンネルクロストークの抑圧技術について論ずる。第 4 章

では、コヒーレント検波方式を用いた波長多重光伝送システムにおける隣接チャンネルクロ

ストークの抑圧技術について論ずる。第 5 章では、メッシュ構成を有する波長多重光伝送シ

ステムで発生する同一チャンネルクロストークを考慮した光伝送設計技術について論ずる。

第 6 章では、波長多重光伝送システムを高速化した際に特に問題となる、光ファイバ伝送路

の有する偏波モード分散に起因した信号品質劣化を考慮した光伝送設計技術について論ず

る。第 7 章では、第 3 章から第 6 章の検討を通じて実現される大容量化・高機能化された光

伝送システムに対する効率的なネットワーク運用の実現を目指し、トラヒック変動に追従す

る適応型波長パス増減設技術について論ずる。最後に、第 8 章において、本論文のまとめを

記す。 
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第2章 大容量化・高機能化が光伝送システム設

計に与える影響 

2.1 はじめに 

波長多重光伝送システムを実用化する際には、そのシステムを適用することが可能な伝送

系の条件を定量的に明確化することが必要となる。また、所望の伝送系に適用可能な波長多

重伝送システムの要件を明確化することが重要である。波長多重光伝送システムの実用化に

おいては、光伝送システム設計を行うことによって、システム要件や適用領域の明確化を行

う。光伝送システム設計とは、想定する光伝送システムにおいて発生しうる信号品質劣化要

因に対し、それらに起因した信号品質劣化量を算定することで、信号品質劣化の影響を受け

た後の信号を受信復調した際に、ビット誤りなくデータ情報の復元が可能であるか否かを判

断するものである。 

従来の波長多重光伝送システムに対する光伝送システム設計では、光増幅器を通過する際

に印加される光雑音や、光ファイバ伝送路が有する波長分散、光信号を波長多重伝送する際

に顕著な影響を及ぼす非線形光学効果、波長合分波の際に生じる光フィルタリング、光デバ

イスが有する偏波依存損失（PDL: Polarization-Dependent Loss）等に起因した信号品質劣

化を考慮した形で、システム設計を実施する。また、運用作業に起因した信号品質劣化まで

考慮した伝送設計を行うことが一般的である[2.1, 2.2]。 

前章で見たように、波長多重光伝送システムを大容量化する場合、多波長化に伴って発生

する隣接チャンネルクロストーク（XT: Crosstalk）に起因した信号品質劣化および、高速

化に伴って発生する偏波モード分散に起因した信号品質劣化が新たな問題となる。また、波

長多重光伝送システムを高機能化する場合は、ネットワークトポロジの多方路化に伴って発

生する同一チャンネルクロストークに起因した信号品質劣化が新たな問題となる。本章では、

波長多重光伝送システムの大容量化・高機能化が光伝送システム設計に与える影響、すなわ

ち隣接チャンネルクロストーク、同一チャンネルクロストーク、偏波モード分散が光伝送シ

ステム設計に与える影響について考察するとともに、波長多重光伝送システムの実用化に欠

かすことのできない光伝送システム設計における、各章の検討の位置づけを示す。 

 

2.2 光伝送システム設計 

波長多重光伝送システムの大容量化・高機能化が光伝送システム設計に与える影響を検討
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するのに先立ち、光伝送システム設計の大まかな手順を以下に示す。 

 

[手順 1] 

ビット誤りの発生しない、いわゆるエラーフリー伝送を実現するために要求される光信号

対雑音比（OSNR: Optical Signal to Noise Ratio）、すなわち要求 OSNR を求める。 

 

[手順 2] 

システムの適用を想定している伝送系の着信 OSNR を求め、要求 OSNR との差から、

OSNR マージンを算出する。 

 

[手順 3] 

その他の主だった信号品質劣化要因に起因した信号品質劣化量を求め、OSNR の劣化量

（OSNR ペナルティ）に換算する。 

 

[手順 4] 

手順 3 で求めた各劣化要因に起因した OSNR ペナルティを合算する。 

 

[手順 5] 

合算した OSNR ペナルティと OSNR マージンを比較し、システムの適用可否を判断する。

OSNR マージンが OSNR ペナルティを上回っていれば、システムはその伝送系に対して適

用可能であると判断することができる。 

 

 

手順 1 で求める要求 OSNR は、使用する光送受信方式や誤り訂正符号、それらを実装し

た光トランシーバの性能によって異なり、一般に送受信器の送受対向（B2B: Back-to-back）

特性を評価することで得られる。例えば図 2.1 は、コヒーレント検波方式を用いた場合の、

伝送速度が 40 Gb/s と 100 Gb/s の PDM-QPSK（Polarization Division Multiplexed 

Quadrature Phase Shift Keying）信号に対する B2B における OSNR と Q 値の関係の一例

を示している。誤り訂正符号による誤り訂正限界 Q 値を 6.4 dB とした場合[2.3]、要求 OSNR

はそれぞれおよそ 10 dBとおよそ 14 dBである。ここでQ 値は信号品質を表す指標であり、

同じく信号品質を表す指標であるビット誤り率（BER: Bit Error Rate）とは以下の関係式

によって一対一に対応している[2.4]。 

 ����� = 20 log��√2�������2�����⋯ �2.1� 
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ここで、erfc は相補誤差関数である。 

手順 2 で求める着信 OSNR は、注目する伝送系における信号パワーレベルの推移を示す

「レベルダイヤグラム」と、そこから導出される OSNR の推移を示す「OSNR ダイヤグラ

ム」から算出することができる。一般に波長多重光伝送システムは複数の光線形増幅器を多

段に接続した伝送系から構成されており、光ファイバ伝送路を伝搬することによる光信号パ

ワーの損失を光増幅器が補償することで、十分な着信パワーを持って光信号を受信すること

が可能なシステムとなっている。一方で、光増幅器は光信号のパワーを増幅すると同時に、

光雑音（ASE: Amplified Sponteneous Emission）を印加する性質を有するため、光信号が

光増幅器を通過するたびに、光信号に ASE が印加される。これは OSNR を低減させること

を意味している。光増幅器通過後の OSNRoutは、以下の式で表すことができる[2.4]。 

 

���� !" = # 1����$% & �'(�)Δ+,+- .��⋯�2.2� 
 

ここで、NF は光増幅器の雑音指数（NF: Noise Figure）、λは信号光の中心波長、h はプラ

ンク定数、c は光速、P は光増幅器への入力パワー、Δλは 0.1 [nm]である。Δλの値は OSNR

の定義に起因する[2.4]。OSNRin は、光増幅器を通過する前の光信号の OSNR である。dB

表示では、以下の式で表される。 

 

図 2.1: PDM-QPSK 信号の Q 値特性（例） 
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���� !"���� = /10 log� 010�123456�78�9: & ;<=>?@ABAC D⋯ �2.3� 
 

この式から、OSNRinが十分大きい場合は、光増幅器通過後の OSNR は光増幅器への入力パ

ワーに比例することがわかる。また式(2.2)から、光信号が光増幅器を通過する際に発生する

OSNR の劣化量ΔOSNR は、以下の式で表すことができる。 

 

∆���� = 1 & ����$%�'(�)Δ+,+- ⋯�2.4� 
 

この式から、光増幅器を通過する前の OSNR が大きければ大きいほど、OSNR の劣化量が

大きくなることがわかる。また、光増幅器への入力パワーが大きいほど、OSNR の劣化量は

図 2.2: レベルダイヤグラムと OSNR ダイヤグラムの模式図 
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小さくなる。光増幅器で印加される ASE の量は入力される光信号の状態によらず、光増幅

器の雑音指数のみによって決まる。したがって、入力される光信号の信号品質が高いほど、

すなわち OSNRinが大きいほど、光増幅器によって印加される ASE が信号品質に与える影

響が大きくなるため、信号品質の劣化量であるΔOSNR が大きくなる。また、入力パワーが

大きいほど、光増幅器で印加される ASE が光信号の信号品質に与える影響は小さくなるた

め、ΔOSNR は小さくなる。同様に、光増幅器の雑音指数が小さいほど、ΔOSNR は小さ

くなる。式(2.3)を用いることで、レベルダイヤグラムから OSNR ダイヤグラムを作成する

ことができる。図 2.2 に、レベルダイヤグラムおよび OSNR ダイヤグラムの模式図を示す。

なお、分布ラマン増幅を用いる場合は、光増幅器の雑音指数を等価雑音指数（等価 NF）に

置き換えることで[2.5]、同様の手順に従ってレベルダイヤグラムから OSNR ダイヤグラム

を作成することができる。 

手順 3 では ASE 以外の信号品質劣化要因に対する OSNR ペナルティを算出し、手順 4 に

おいてそれらを合算し、手順 5 において OSNR ペナルティと OSNR マージンを比較するこ

とで、システムの適用可否を判断する。表 2.1 に、OSNR ペナルティの積み上げ合算値と

OSNR マージンとの比較を行うための表である、OSNR バジェット表の例を示す。表から

わかるように、X – Y > A + B + C + D + E が満足される場合に、その伝送系にシステムが

適用可能であると判断できる。また、逆に上記の関係式を満足するためにはどのような伝送

系であればよいかを考察することで、システムを適用可能な伝送系の条件を導くことも可能

である。同様に、上記の関係式を満足するためにはどのようなスペックの光送受信器や光増

幅器を用いればよいかを考察することで、所望の伝送系にシステムを適用するために必要と

なるシステム要件を明確化することが可能である。 

表 2.1: OSNR バジェットの例 
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表中の劣化要因は、従来の波長多重光伝送システムで一般的に考慮される劣化要因である。

この中で波長分散は動的な変動特性を有さない劣化要因であるため、光学分散モジュールな

どを用いてほぼ完全に補償することができる。光フィルタについても、光信号の合分波の際

に十分に広帯域な波長合分波器を用いることで、品質劣化の発生を抑圧することが可能であ

る。偏波依存損失も同様に、光伝送系に組み込む光学部材として偏波依存損失が十分に小さ

い光学部材を用いることで、品質劣化の発生を抑圧することが可能である。非線形光学効果

に起因した品質劣化は、光ファイバ伝送路へ送出する光信号パワーに依存する。光信号パワ

ーが大きいほど品質劣化も大きくなるため、光信号パワーを十分に小さくすることで品質劣

化の発生を抑圧することが可能である。実際の光伝送システムでは、上記のような工夫によ

って表中の A～E を小さい値に抑えることで、X – Y > A + B + C + D + E を実現している。 

上記では OSNR に基づいたシステム設計を示したが、信号品質の指標である Q 値を用い

ることでも同様のシステム設計が可能である。特にコヒーレント検波方式では、信号品質の

指標として BER ではなく Q 値を用いる場合が多いため、信号品質劣化を OSNR の劣化量

に換算せずに、Q 値の劣化量（Q 値ペナルティ）として評価する場合が多い。この場合、着

信 OSNR における Q 値を着信 Q 値と定義し、エラーフリー伝送を実現する最小の Q 値を

要求 Q 値と定義する。要求 Q 値と着信 Q 値の差から得られる Q 値マージンと Q 値ペナル

ティを比較することで、OSNR に基づくシステム設計と同様の手順でシステム設計を行うこ

とできる。Q 値バジェット表を、表 2.2 に示す。X – Y > A + B + C + D + E が満足される場

合に、その伝送系にシステムが適用可能となる。 

 

表 2.2: Q 値バジェットの例 
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2.3 大容量化・高機能化に起因した信号品質劣化の特徴 

前章では、波長多重光伝送システムのさらなる大容量化・高機能化を実現する上での課題

として、①波長多重の高密度化に起因した隣接チャンネルクロストーク、②光ファイバ伝送

路の偏波モード分散、③光ノード内で発生する同一チャンネルクロストーク、④ネットワー

クリソースの効率化を実現する動的な波長パス増減設、の 4 点を挙げた。このうち、①～③

は信号品質に関わるものであり、波長多重光伝送システムの大容量化・高機能化を実現する

上では、新たに①～③の信号品質劣化要因を考慮した光伝送システム設計が必要となる。表

2.3 に、①～③を考慮した Q 値バジェット表を示す。 

①～③の劣化要因の中で、隣接チャンネルクロストークは送信側で光信号を高密度に波長

多重することに起因して発生する事象であり、伝送系に由来するものではなく、伝送方式に

由来するものである。また、その特性は時間的に変化するものでないため、光信号の送受信

方式を工夫することでその影響を抑圧することが可能な信号品質劣化要因であるといえる。 

一方、偏波モード分散は光ファイバ伝送路が有する光学特性であり、伝送方式に由来する

ものではなく、伝送系に由来するものである。また、偏波モード分散に起因した光信号波形

劣化は光信号の偏波状態に依存する。一般に光ファイバ伝送路を伝搬する光信号の偏波状態

は時間的に変化するため、偏波モード分散に起因した光信号波形劣化を補償するためには動

的な補償機構が必要となり、その実現は極めて困難である。コヒーレント検波方式を用いる

ことで偏波モード分散に起因した波形劣化の一部を動的に補償することは可能であるが、補

償可能な偏波モード分散量は受信器に搭載するデジタル信号処理回路の回路規模とトレー

ドオフの関係にあるため、消費電力や光トランシーバのサイズといった実装上の観点から、

十分に大きな偏波モード分散に対して完全な波形劣化補償を実現することは困難である[2.6, 

2.7]。 

同様に、同一チャンネルクロストークの原因となる他の方路からの光信号の漏れこみも光

ノードを構成する光スイッチの透過特性に起因して生じるものであり、伝送方式ではなく伝

送系に由来するものである。同一チャンネルクロストークは、信号光と同一の波長を有する

他の光信号の一部が信号光に重畳される事象であり、信号光にとっては、同一チャンネルク

ロストークが重畳された状態は光雑音が印加された状態と同様である。したがって、信号光

と同一波長の光雑音成分を除去することができないのと同様に、クロストーク成分と信号光

を分離することができない[2.7]。また、前章でみたように、同一チャンネルクロストークの

原因となる光信号は信号光とは別の対地に設置された受信器によって受信されるものであ

るため、同一チャンネルクロストークがどのような情報を持った信号であるかを推測するこ

ともできない。以上から、同一チャンネルクロストークに起因した信号品質劣化についても、

一般にその影響を補償することは困難であるといえる。 

このように、偏波モード分散や同一チャンネルクロストークは伝送方式ではなく伝送系に
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由来したものであるため、伝送方式の工夫のみでその影響を抑圧することは一般的に困難で

ある。そのため、偏波モード分散や同一チャンネルクロストークに対しては、その影響を抑

圧するというアプローチではなく、その影響を考慮したうえで伝送システムを設計すること

が重要となる。 

④はトラヒック変動に追従する適応的な波長パス増減設の実現を意図しているが、波長パ

スの増減設、特に新たに増設される波長パスに対するエラーフリー伝送の実現は、当然なが

ら上記で述べた光伝送システム設計が成立していることが前提となる。すなわち、波長多重

光伝送システムの動的な運用・制御は、光伝送システム設計が確立されて初めて実現可能と

なるものである。 

 

2.4 光伝送システムの大容量化・高機能化に向けた各章の位置

付け 

図 2.3 に、光伝送システムの基本構成要素である光送受信器、光スイッチノード、光ファ

イバ伝送路および、光伝送システムの大容量化・高機能化実現に向けた各章における検討の

位置付けを模式的に示す。第 3 章、第 4 章では、伝送設計へのインパクトを抑えた波長多重

の高密度化技術の確立を目指し、隣接チャンネルクロストークの抑圧を可能とする光送受信

方式について検討する。第 3 章では、既に大容量波長多重光伝送システムにおいて広く用い

られている遅延検波方式を前提とした隣接チャンネルクロストーク抑圧技術について、第 4

表 2.3: 大容量化・高機能化に伴う信号品質劣化を考慮した

Q 値バジェットの例と各章との関係 
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章では、近年商用導入が進んでいるコヒーレント検波方式を前提とした隣接チャンネルクロ

ストーク抑圧技術について検討する。 

第 5 章、第 6 章では、光伝送システムの大容量化・高機能化において特に問題となる同一

チャンネルクロストークおよび偏波モード分散に起因した信号品質劣化が発生する環境下

における伝送システムの実現を目指し、同一チャンネルクロストークの影響を考慮した光ス

イッチノード設計法および偏波モード分散の影響を考慮した光ファイバ伝送路設計法につ

いて検討する。第 5 章では、同一チャンネルクロストークが信号品質に与える影響を定量的

に解析することで、光伝送システム設計を成立させるために光スイッチノードに課せられる

条件、具体的には光スイッチノードに要求される消光比と通過可能ノード数に対する条件を

明確化する。第 6 章では、偏波モード分散が信号品質に与える影響を定量的に解析すること

で、光伝送システム設計を成立させるために光ファイバ伝送路に課せられる条件、具体的に

は光ファイバ伝送路に要求される偏波モード分散量の波長平均値とシステム不稼働率に対

する条件を明確化する。 

これら第 3 章から第 6 章を通して、光伝送システムの基本構成要素である光送受信器、光

スイッチノード、光ファイバ伝送路それぞれに関する検討を行い、光伝送システムの大容量

化・高機能化実現に向けた要素技術を確立する。それを踏まえて第 7 章では、第 3 章から第

6 章の検討により実現される大容量・高機能光伝送システムの効果的かつ効率的な運用を実

図 2.3: 光伝送システムの大容量化・高機能化と各章における検討の位置付け 
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現するためのシステム制御技術について検討する。具体的には、伝送システム内を流通する

データトラヒックの変動特性を考慮した動的なネットワーク運用による、波長リソース等に

代表されるネットワークリソースの効率化を実現するための適応型波長パス増減設法を確

立する。 

このように、第 3 章および第 4 章で波長多重の高密度化を実現する光送受信方式を、第 5

章で光スイッチノード設計法を、第 6 章で光ファイバ伝送路設計法を確立することで、光伝

送システムの大容量化・高機能化の実現に資する要素技術を確立し、これらの要素技術によ

って成り立つ大容量・高機能光伝送システムを効率的に運用する制御技術について、第 7 章

で論ずる。これらの検討を通して、システム設計から運用に至る技術領域に対して、網羅的

な技術確立を目指している。 

 

2.5 まとめ 

前節までに示したとおり、隣接チャンネルクロストークに対しては、その影響を抑圧する

ための技術を確立することが重要であり、偏波モード分散および同一チャンネルクロストー

クに対しては、それらの影響を抑圧するのではなく、それらの影響を考慮したシステム設計

法を確立することで、システムの適用領域を明確化することが重要であるといえる。本論文

では、続く第 3 章、第 4 章で、大容量波長多重光伝送システムで用いられる遅延検波方式と

コヒーレント検波方式それぞれに対しての隣接チャンネルクロストーク抑圧技術について

論ずる。第 5 章では同一チャンネルクロストークを考慮したシステム設計技術について、第

6 章では偏波モード分散を考慮したシステム設計技術について論ずる。第 7 章では、第 3 章

から第 6 章までの検討を通じて実現される、適切な光伝送システム設計がなされた波長多重

光伝送システムへの適用を想定した、トラヒック変動に追従する適応型波長パス増減設技術

について論ずる。これらの検討を通じて、大容量化・高機能化した波長多重光伝送システム

に対する光伝送システム設計法および、信号品質向上技術、ネットワークリソース効率化技

術を示す。 
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第3章 遅延検波方式を用いた波長多重光伝送シ

ステムにおける隣接チャンネルクロストーク抑

圧技術 

3.1 研究の背景 

 データトラヒックの急増に伴い、光伝送システムのさらなる大容量化の実現が求められて

いる。光伝送システムでは、一本の光ファイバを用いて大容量の光信号伝送を実現するため

に、波長多重光伝送が適用されている。光伝送システムのさらなる大容量化を実現するため

には、より多くの波長チャンネルを光ファイバに収容することが必要となるため、波長多重

におけるチャンネル間の光周波数間隔を狭め、より高密度に波長多重を行うことが重要とな

る。波長多重の高密度化を実現する技術として、搬送波位相同期 WDM [3.1 – 3.9]、コヒー

レント WDM [3.10 – 3.23]、光直交周波数分割多重（OFDM: Orthogonal Frequency 

Division Multiplexing）[3.24 – 3.38] などが提案されている。これらの技術は、各チャンネ

ルの光信号スペクトルが光周波数領域において互いに重なり合うほどの高密度な波長多重

を実現する技術であるが、搬送波位相同期 WDM やコヒーレント WDM は、互いに重なり

合う波長チャンネル間の光位相を厳密に制御する必要がある。これに起因して、位相同期光

源の適用や、光搬送波位相同期回路の実装が必要となるため、実装の観点で実現性に課題が

ある。光 OFDM は、複数のサブチャンネルから信号が構成される、いわゆるマルチキャリ

ア信号伝送方式である。各サブチャンネルの光信号スペクトルは隣接するサブチャンネルと

重なりあっており、このようなスペクトルの重なりはサブチャンネルの高密度な光周波数配

置を実現する。また光 OFDM は、多値変調など、周波数利用効率の向上が見込まれる他の

技術との併用が可能であり、それらを組み合わせることで、さらなる大容量化も可能となる。 

光 OFDM 信号では、サブチャンネル間の光周波数間隔が周波数直交性を満足することで

サブチャンネル間のスペクトル重なりを許容し、波長多重の高密度化を実現する。従来の光

OFDM ではサブチャネル間の周波数直交性を満足するために、その光周波数間隔∆f を信号

の変調周期 T の逆数、すなわちシンボルレートと等しくするよう設計される。このように生

成された光 OFDM 信号 S(t)は、以下の式で表すことができる。 

��H� = I �%�H�;��
%J �K)L�MN%∆M�"⋯�3.1� 
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ここで、dn(t)は n 番目のサブチャネルに重畳されたデータ情報を、∆f はサブチャンネル間

の光周波数間隔、N は光 OFDM 信号を構成するサブチャンネル数である。この光信号に対

して、受信器で以下に示す離散フーリエ変換の処理を適用することで、各サブチャンネルを

分離、復調することが可能である。 

�%�H��K)L�MN%∆M�" = 1�I � OH & P�∆�Q exp 0/U 2VP� O �∆� & WQD;��
XJ ⋯�3.2� 

 

式(3.2)を見ると、この離散フーリエ変換処理は変調周期 T には依らず、サブチャンネル間

の光周波数間隔∆f のみによって決定される処理であることがわかる。これは、必ずしもサブ

チャンネルの光周波数間隔∆f を変調周期 T の逆数と等しくしなくとも、∆f で決定される適

切な離散フーリエ変換処理によって、サブチャンネルの分離、復調が可能であることを意味

している。すなわち、サブチャンネル間の光周波数間隔∆f が 1/T よりも小さい場合であって

も、サブチャンネルの分離、復調が可能であり、光 OFDM 信号よりも高密度な波長多重が

可能であることを示唆している。 

本章では、波長多重のさらなる高密度化を目指し、サブチャンネル間の光周波数間隔がシ

ンボルレートよりも小さい「光高密度 OFDM（DOFDM: Dense OFDM）伝送方式」を提案

する。数値シミュレーションと伝送実験を通して提案方式の実現性を示すとともに、光ファ

イバ伝送環境に対する適用性を示す。また、光 DOFDM 信号を含む一般の光 OFDM 信号に

対する波長分散の影響を考察し、光ファイバ伝送路が有する波長分散によって発生するサブ

チャンネル間のシンボルタイミングのずれが、光 OFDM 信号の伝送特性劣化に支配的な影

響を及ぼすことを示す。さらに、波長分散による伝送特性劣化を抑制する方法として、送信

端における隣接サブチャネル間の偏波直交化、サブチャネル間のシンボルタイミングの最適

化を実践し、伝送実験を通してその効果を示す。 

 

3.2 光 DOFDM 

3.2.1 光 DOFDM の原理 

通常、光 OFDM 信号は複数のサブチャンネルから構成されており、それらのサブチャン

ネル間で周波数直交性が満足されることにより、サブチャンネル間のスペクトル重なりが許

容される。スペクトル重なりが許容されることでサブチャンネルを高密度に配置することが

可能となり、結果として複数のサブチャンネルから構成される光信号に対して高密度な波長

多重が実現される。図 3.1 に示すように、各サブチャンネルのシンボル周期が T の場合、サ
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ブチャンネル間の光周波数間隔を 1/T とすることで、サブチャンネル間の周波数直交化が実

現される。 

 一般に、光 OFDM 信号 S(t)は式(3.1)で表される。このような光 OFDM 信号を復調する

ためには、光 OFDM 信号に対して式(3.2)で表される演算を実行すればよい。式(3.2)は、式

(3.1)に対する離散フーリエ変換に相当する。式(3.2)は、1/(N∆f)のサンプリング間隔で 1 シ

ンボル中に N 回のサンプリングを行うことで、信号の復調が可能であることを示している。

すなわち、サンプリング間隔∆t が 

 

∆H = 1�∆�⋯�3.3� 

Conventional OFDM

∆t = 1/N∆f = T/N

T

DOFDM

∆t = 1/N∆f > T/N

T

Conventional OFDM

∆t = 1/N∆f = T/N

T

DOFDM

∆t = 1/N∆f > T/N

T

図 3.2: シンボル間隔とサンプリング間隔 
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図 3.1: 従来の光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号の光スペクトル 
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を満足することが光 OFDM 信号を復調するための条件であり、サンプリング間隔∆t はシン

ボル周期によって決定されるものではないといえる。これは、サブチャンネル間の周波数間

隔が必ずしも∆f = 1/T を満足しなくてもよいことを意味する。一方で、N 回のサンプリング

をシンボル周期 T 内で実行するためには、図 3.2 に示すように、以下の関係が成り立たなけ

ればならない。 �� / 1�∆H < Z⋯�3.4� 
これは 

∆� > �� / 1��Z ⋯�3.5� 
 

と書き直すことができ、光 OFDM 信号を復調するために課されるサブキャリア間隔∆f に対

する条件となる。これは、サブキャリア間の光周波数間隔∆f をシンボルレート 1/T よりも小

さくすることが原理的に可能であることを意味しているおり、シンボルレートを fsとすると、

∆f < fs := 1/T の場合においても光 OFDM 信号は復調可能であることがいえる。以下では、

サブキャリア間の光周波数間隔がシンボルレートよりも小さい、すなわち 

 �� / 1��Z < ∆� < �]⋯�3.6� 
 

であるような光 OFDM 信号を、光 DOFDM 信号と呼ぶこととする。式(3.2)に示される離散

フーリエ変換処理を実現する方法として、コヒーレント検波とデジタル信号処理を組み合わ

せた方法や[3.39 – 3.53]、遅延干渉計（MZI: Mach-Zenhder Interferometer）を用いた方法

が挙げられる[3.24, 3.54 – 3.61]。遅延検波方式に対してデジタル信号処理を適用することは

一般的でないため、以下では MZI を用いた光信号処理によりサブチャンネルを抽出する方

法を考える。離散フーリエ変換処理を光領域の処理に対応させた場合、式(3.2)で示される処

理は、光信号に適切な遅延を与えたうえで自己遅延干渉させる処理に相当する。図 3.3 に、

従来光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号それぞれに対して、自己遅延干渉によってサブチャン

ネルを抽出する様子を示す。ここでは簡単のため、サブチャンネル数を 2 としている。図が

示すように、従来の光 OFDM 信号に対するサブチャンネル抽出では、変調周期の半分に相

当する T/2 の遅延を与えたうえで自己遅延干渉させることで、式(3.2)に示される離散フーリ

エ変換処理が実現される。このとき、離散フーリエ変換の演算が成立している時間領域、す

なわち信号のアイが開口する時間領域は T/2 となる。一方で、光 DOFDM 信号に対してサ

ブチャンネル抽出を行う場合は、1/(2∆f)の遅延を与えたうえで自己遅延干渉させなければな

らない。光 DOFDM では∆f < 1/T であるため、従来の光 OFDM 信号に対してよりも、より
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大きな遅延を与えなければサブチャンネルを抽出することができない。アイが開口する時間

領域は T – 1(2∆f)であるため、従来の光 OFDM 信号よりアイ開口領域が狭くなる。アイ開

口領域が狭くなることで、従来の光 OFDM 信号よりもタイミングジッタや光ファイバ伝送

路の有する波長分散に起因した波形広がりの影響を大きく受けてしまい、サブチャンネル間

干渉が発生してしまうことが想定される。サブチャンネル間干渉は可干渉性を有しているた

め、信号品質に大きな影響を与えてしまうと考えられる。そこで、図 3.4 に示すようにサブ

チャンネル間の偏波を直交化することで、波形広がりに起因したサブチャンネル間干渉を非

可干渉化し、信号品質に与える影響の低減を図ることとする。 

図 3.3 で見たように、アイが開口する時間領域τとサブチャンネル間の光周波数間隔∆f の

関係は以下の式で示される。 

_ = Z / 12Δ�⋯ �3.7� 
光 OFDM 信号を構成するサブチャンネル数を N とした場合は、τと∆f の関係は以下の式の

通りとなる。 

_ = Z / � / 1�Δ� ⋯�3.8� 
 

図 3.3: 自己遅延干渉によるサブチャンネルの抽出 

図 3.4: サブチャンネル間の偏波直交化 
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図 3.5 に、サブチャンネル間の光周波数間隔とアイが開口する時間領域の関係を示す。ここ

では変調周期 T を 100 ps、サブチャンネル数を 2 としている。∆f = 10 [GHz]の場合が従来

の光 OFDM 信号に対応しており、∆f < 10 [GHz]の領域が光 DOFDM 信号に対応している。

サブチャンネル間の光周波数間隔∆f が 10 GHz、8 GHz、6 GHz のときのアイ開口領域はそ

れぞれ 50 ps、38 ps、17 ps となる。図が示すように、光周波数間隔が 5 GHz に近づくにつ

れ、急激にアイ開口領域が狭くなることがわかる。 

 

3.2.2 数値シミュレーションによる光 DOFDM 方式の原理確認 

光 DOFDM の適用領域を明確化するため、数値シミュレーションを実施する。図 3.6 に、

シミュレーションにおける評価系の構成を示す。本シミュレーションでは、二つのサブチャ

ンネルから構成される光 OFDM 信号を用いる。それぞれのサブチャンネルは 10 Gb/s の

NRZ-OOK（Non Return-to-Zero On-Off Keying）であり、シンボルレートは 10 GHz であ

る。サブキャリア間の周波数間隔∆f は、6 GHz、8 GHz、10 GHz とする。6 Hz、8 GHz の

場合が光 DOFDM に相当し、10 GHz の場合が従来の光 OFDM に相当する。サブチャンネ

ル同士は、光カプラまたは偏波ビーム結合器（PBC: Polarization Beam Combiner）によっ

て合波される。PBC を用いる場合は、それぞれのサブチャンネルが互いに直交した偏波状

態で合波されることになる。これは、いわゆる偏波直交 OFDM（OPFDM: Orthogonal 

Polarization and Frequency Division Multiplexing）に相当する[3.62 – 3.64]。 

図 3.5: サブチャンネル間隔とアイ開口領域の関係 
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光 OFDM 信号または光 DOFDM 信号は、受信器で MZI によって各サブチャンネルに分

波される。MZI は、光領域において式(3.2)に相当する処理を実行する。MZI の遅延量は FSR

（Free-Spectral Range）の逆数に対応しており、遅延量は図 3.2 におけるサンプリング間

隔∆t と等しい値となる。サブチャンネル間で周波数直交性が満足されている場合、すなわち

式(3.3)が満足されている場合は、チャンネル間干渉（ICI: Inter-Channel Interference）が

発生することなく、MZI の constructive ポートと destructive ポートから各サブチャンネル

が得られる。今の場合、式(3.1)における n = 0 と n = 1 が、それぞれのサブチャンネルに対

応する。光周波数間隔∆f が 6 GHz、8 GHz、10 GHz のときは、MZI の遅延量∆t をそれぞ

れ 83.3 ps、62.5 ps、50 ps とすることで、周波数直交性が満足されることになる。MZI か

らの出力が所望の離散フーリエ変換の結果となるのは、特定の時間範囲においてのみである。

図 3.6: シミュレーション系 

図 3.7: MZI による自己遅延干渉と各ポートからの出力 
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図 3.7 が示すように、データシンボルを抽出することが可能な時間範囲は T – ∆t であり、そ

の周期は T である。したがって、MZI からの出力を周期 T でサンプリングすることで、信

号を復調することが可能である。光フィルタは、光増幅器から発生する ASE（Amplified 

Spontaneous Emission）雑音を除去するために用いられる。光 OFDM 信号ならびに光

DOFDM 信号は MZI を用いることで各サブチャンネルに分波することが可能であるため、

送信側で各サブチャンネルを偏波直交多重しているか否かによらず、受信側で偏波分離器

（PBS: Polarization Beam Splitter）を用いる必要はない。 

 図 3.8 と図 3.9 は、光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号のそれぞれに対する、信号受信パワ

ーとビット誤り率（BER: Bit Error Rate）の関係を示している。×のプロットがサブチャ

ンネル間の偏波を直交化した場合、■のプロットが直交化させなかった場合の結果を表して

いる。系には伝送ファイバは含まれていないため、この結果は送受対向特性に相当するもの

である。図 3.8 は受信器の電気フィルタ帯域が 40 GHz の場合、図 3.9 は 20 GHz の場合に

対応している。図 3.8 より、光周波数間隔が 8 GHz の光 DOFDM 信号の受信感度は、光周

波数間隔が 10 GHz である従来の光 OFDM 信号の受信感度とほぼ同等であることが確認で

きる。特に、硬判定前方誤り訂正（FEC: Forward Error Correction）限界である BER = 10—3

においては、ペナルティを発生させることなく、光周波数間隔を 10 GHz から 8 GHz に高

図 3.8: 送受対向特性（受信器帯域＝40GHz） 
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密度化することが可能であることがわかる。また、本来であればサブチャンネル間の偏波を

直交化することで ICI 抑圧の効果が見込まれるはずであるが、光周波数間隔が 10 GHz なら

びに 8 GHz の場合においては、偏波直交化による感度改善は確認されなかった。この結果

は、周波数間隔が 10 GHz ならびに 8 GHz の場合において、そもそも ICI が発生していな

いことを意味する。これは、従来の光 OFDM 信号のみならず、光周波数間隔が 8 GHz の光

DOFDM 信号においても周波数直交性が満足されていることにほかならない。これらの結果

より、光 DOFDM はペナルティを発生させることなく、波長多重の高密度化を実現するこ

とが可能であることが確認された。 

 一方で、サブチャンネル間の光周波数間隔∆f が 6 GHz の場合は、従来の光 OFDM 信号

に比べて受信感度が大幅に低減する。光周波数間隔が 6 GHz の光 DOFDM 信号に対するシ

ンボル抽出可能な時間範囲 T – ∆t は 17 ps であり、従来の光 OFDM 信号の時間範囲 50 ps

に比べて非常に狭い時間範囲であるといえる。シンボル抽出可能な時間範囲が狭いというこ

とは、受信後の電気信号のスペクトルが広帯域であることに相当する。光周波数間隔が 6 

GHz の光 DOFDM 信号では、受信器の電気フィルタによる帯域制限に起因したペナルティ

が発生していると考えられる。 

 図 3.9 は電気フィルタの帯域が 20 GHz の場合に対応しているが、この場合においても周

波数間隔が 8 GHz の光 DOFDM 信号の受信感度は従来の光 OFDM 信号の受信感度とほぼ

図 3.9: 送受対向特性（受信器帯域＝20GHz） 
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同等である。しかしながら、電気フィルタの帯域が 40 GHz の場合に比べると、僅かながら

ペナルティが増大していることが確認できる。光 DOFDM 信号に対するシンボル抽出可能 

な時間範囲は、従来の光 OFDM 信号に対するシンボル抽出可能な時間範囲よりも狭いため、

光 DOFDM 信号は受信器のタイミングジッタに対してより敏感であり、電気フィルタによ

る帯域制限の影響も大きくなる。それゆえに、ペナルティなく光 DOFDM 信号伝送を実現

するためには、できるだけ広帯域な電気フィルタを用いることが望ましい。 

 

3.2.3 伝送実験による光 DOFDM の実証 

 伝送実験により、光 DOFDM 伝送の実現性を実証するとともに、光ファイバ伝送路の波

長分散が光 DOFDM 信号に与える影響を評価する。図 3.10 に、本実験の系構成を示す。本

実験では 2 つのサブチャンネルから構成される光 OFDM 信号を用いており、以下では片方

のサブチャンネルを ODD チャンネル、もう片方のサブチャンネルを EVEN チャンネルと

呼ぶこととする。それぞれのサブチャンネルは 20Gb/s の NRZ-DQPSK (Non-Return-to- 

Zero Differential Quadrature Shift Keying)信号を伝送する。シンボルレートは 10 Gbaud

であり、サブチャンネル間の光周波数間隔∆f は 10 GHz または 8 GHz とする。10 GHz の

場合が従来の光 OFDM 信号に相当し、8 GHz の場合が光 DOFDM 信号に相当する。それ

ぞれのレーザー光源（LD: Laser Diode）は互いに光位相同期はとられておらず、独立に発

振している。光信号に重畳するデータは、周期 27-1 の疑似ランダムビット列（PRBS: Pseudo 

Random Binary Sequence）を用いる。光遅延線はサブチャンネル間のシンボルタイミング

を調整するために用いる。MZI の FSR は 2∆f としており、光領域にて式(3.2)の処理が実行

図 3.10: 実験系 
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されることで、サブチャンネルの分離を実現する。各サブチャンネルは、MZI の出力ポート

から得られる。時間範囲 T – ∆t 内でデータシンボルを抽出するために、各サブチャンネル

に対して光ゲートを適用している [3.24, 3.65]。本実験では、強度変調器を光ゲートとして

用いており、シンボルレートと等しい 10 GHz で駆動させることにより、時間範囲内でのデ

ータシンボルの抽出を実現している。この 10 GHz のクロックは、受信信号から抽出したク

ロックを用いている。位相シフタにより光ゲートの動作タイミングを調整することで、アイ

開口のタイミングでのシンボル抽出を実現する。光ゲートはあくまで時間範囲 T – ∆t 内で

のデータシンボルの抽出を実現するものであって、式(3.2)に示される処理、すなわちサブチ

ャンネル分離は MZI による光信号処理のみによって実現される。ASE 雑音の除去には、光

フィルタを用いている。また、本実験ではサブチャンネル分離に PBS は用いておらず、送

信側でのサブチャンネルの偏波直交化の実施有無に関わらず、MZI のみによってサブチャン

ネル分離を実行している。本実験では、送受対向構成において受信感度の評価を行うととも

に、16.6 ps/nm/km の波長分散を有するシングルモードファイバ（SMF: Single-Mode Fiber）

を用いた波長分散耐力評価を行っている。 

 図 3.11 に、従来の光 OFDM 信号ならびに光 DOFDM 信号のスペクトルを示す。図が示

すように、光 DOFDM 信号のサブチャンネル間光周波数間隔は、従来の光 OFDM 信号の

80%程度となっている。これは、光 DOFDM 信号ではシンボルレートよりも小さい光周波

数間隔が実現されていることを意味する。図 3.12 に、光 OFDM 信号ならびに光 DOFDM

信号のアイパターンを示す。これらのアイパターンは、送信側で PBS によりサブチャンネ

ルを直交偏波多重した場合のものである。周波数直交性が満足されていない時間範囲、すな

わち T – ∆t 以外の時間範囲では、光 OFDM 信号のアイパターンよりも光 DOFDM 信号の

アイパターンの方が、雑音成分が大きいことが確認できる。一方、アイの中央付近、すなわ

図 3.11: 光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号の光スペクトル 
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ち周波数直交性が満足されている時間範囲では、光 OFDM 信号と同程度のアイ開口が光

DOFDM 信号に対しても実現できていることが確認できる。 

 図 3.13 は、送受対向構成における受信パワーと BER の関係を示している。BER は、同

相（In-phase）チャンネルと直交位相（Quadrature）チャンネルそれぞれの BER の平均値

としている。受信パワーが-35 dBm の時、OSNR（Optical Signal-to-Noise Ratio）は 18.5 

dB である。図より、PBC を用いない場合、すなわちサブチャンネル間の偏波を直交化しな

い場合、従来の光 OFDM 信号に対して光 DOFDM 信号は BER = 10-3において受信感度が

3 dB 程度低いことが確認できる。一方で、PBC を用いてサブチャンネルの偏波を互いに直

交するように合波した場合は、光 DOFDM 信号の感度が 2 dB 程度向上する。この結果は、

光 DOFDM では ICI が発生しない時間範囲においてデータシンボルを抽出することが難し

いことを意味している一方で、サブチャンネルを直交偏波多重することで十分に ICI を抑圧

することが可能であることを意味している。 

 従来の光 OFDM 信号に対しては、サブチャンネル間の偏波直交化を適用することによる

顕著な感度改善は見られない。これは、従来の光 OFDM 信号に対しては、ICI の影響を受

けることなくデータシンボルを抽出することができていることを意味している。一方、光

DOFDM 信号に対しては、光ゲートや受信器の電気フィルタが狭帯域である場合、ICI の影

響を受けることなくデータシンボルを抽出することが難しくなることが考えられる。光

DOFDM 信号におけるシンボル抽出可能な時間範囲は従来の光 OFDM 信号のそれに比べて

狭いため、光ゲートや電気フィルタが狭帯域であることに起因した信号品質劣化が想定され

る。しかし、図 3.8 に示すように広帯域な電気フィルタを用いた場合は、ペナルティを発生

図 3.12: 光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号のアイダイアグラム 
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させることなく光 DOFDM を実現することが可能である。送信側で PBC を用いた直交偏波

多重を適用しない場合であっても、光ゲートを広帯域化させるまたは光ゲートのパルス形状

を最適化することで、ペナルティを発生させることなく光 DOFDM を実現することが可能

であると考えられる。 

 図 3.14 は、SMF を用いた伝送実験の結果を示しており、伝送距離と BER = 10-3におけ

るパワーペナルティの関係を示している。パワーペナルティは、受信感度の劣化量に対応し

ている。波長分散は伝送距離に比例して大きくなり、本実験における伝送ファイバの単位長

さ当たりの波長分散量は 16.6 ps/nm/km である。図が示すように、従来の光 OFDM 信号で

は 20 km の伝送距離で 8 dB 程度のペナルティが発生している一方で、光 DOFDM 信号で

は 20 dB 以上のペナルティが発生している。これは、光 DOFDM 信号の波長分散耐力が従

来の光 OFDM 信号の波長分散耐力よりも低いことを意味している。光 DOFDM 信号におけ

るシンボル抽出可能な時間範囲は、従来の光 OFDM 信号のそれよりも狭いため、光 OFDM

信号と比べて波長分散に起因した光波形劣化に対してより大きな影響を受けるものと考え

られる。一方、光 OFDM、光 DOFDM どちらの方式においても、送信側で PBC を用いて

直交偏波多重することで、波長分散に対する耐力が飛躍的に向上する。図が示すように、直

交偏波多重を適用することで、光 DOFDM 方式においても光 OFDM 方式とほぼ同程度の波

図 3.13: 光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号の送受対向特性 
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長分散耐力が達成されることが確認できる。 

 光 OFDM 方式ならびに光 DOFDM 方式では、伝送ファイバの波長分散によって時間領域

において信号波形が劣化することで周波数直交性が破られてしまうため、その結果として大

きな信号品質劣化が生じるものと考えられる。つまり、波長分散に起因する信号品質劣化の

主要因は、周波数直交性の破れに伴う ICI であると考えられる。一方、サブチャンネル間の

偏波を直交化することで、ICI を抑圧することが可能である。したがって、偏波直交多重は

光OFDM信号ならびに光DOFDM信号の波長分散耐力を向上させるための有効な手段であ

るといえる。本実験を通し、サブチャンネル間の偏波を直交化することで、従来の偏波直交

化していない光 OFDM 信号よりも高い波長分散耐力を有しつつ、20%の高密度化が実現可

能であることを実証した。 

 図 3.14 に示すように、偏波直交多重を用いない場合は、光 DOFDM 信号の波長分散耐力

は従来の光 OFDM 信号のそれよりも低いものとなる。しかし、一般に伝送ファイバの波長

分散は既知の値であり、分散補償ファイバ（DCF: Dispersion Compensation Fiber）や可

変分散補償器（TDC: Tunable Dispersion Compensator）によって補償することが可能であ

る。 

 

 

図 3.14: 光 OFDM 信号と光 DOFDM 信号の光ファイバ伝送特性 
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3.3 光 OFDM 伝送における波長分散による信号品質劣化 

3.3.1 波長分散が光 OFDM 信号に与える影響 

 光 DOFDM を含む一般の光 OFDM 伝送では、伝送路の波長分散に伴って発生する信号品

質劣化の主な要因として、以下の二つが挙げられる。ひとつは、図 3.15 の上部に示すよう

な、伝送路の波長分散に起因して発生する光信号パルス形状の劣化である。これは、光

OFDM 伝送に限らず、一般的なシングルキャリア伝送においても発生するものである。も

う一つは、伝送路の波長分散に起因して発生するサブチャンネル間のシンボルタイミングの

ずれ、つまり、サブチャンネル間のシンボル同期ずれである。これは、サブチャンネル間の

周波数直交性を破るものであり、光 OFDM 伝送特有の信号品質劣化要因である。以下では、

後者の劣化要因に注目して検討を進める。 

 光ファイバに代表される伝送路が波長分散を有する場合、光 OFDM 信号がその伝送路を

伝搬することで、受信側では波長分散に起因したサブチャンネル間のシンボル同期ずれが発

生する。図 3.15 の下部に示すように、そのシンボル同期ずれは、各サブチャンネルが受信

器に到達する際のタイムラグとして表現できる。このタイムラグをτ とすると、時間範囲τ

の間はサブチャンネル間の周波数直交性が破れることになる。この周波数直交性の破れは

ICI を発生させてしまうため、光 OFDM 信号の信号品質を劣化させるものとなる。このタ

イムラグは 

_ = �� / 1�bc+)Δ�� ⋯�3.9� 
 

と表すことができる。ここで、D は伝送路の波長分散、L は伝送距離、λ はキャリア波長、c

は光速であり、∆f はサブチャンネル間の周波数間隔、N は光 OFDM 信号を構成するサブチ

図 3.15: 波長分散が光 OFDM 信号に与える影響 
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ャンネル数である。タイムラグはデータシンボルを抽出可能な時間範囲を狭め、最悪の場合、

データシンボルを抽出可能な時間範囲は T/N となる。波長分散による信号パルス形状の劣

化を考慮しない場合、このタイムラグは光 OFDM 信号の最大伝送可能距離を制限する要因

となりうる。式(3.9)からも明らかなように、シングルキャリア信号の場合は N = 1 となるた

め、タイムラグは発生しない。シングルキャリア伝送の場合の最大伝送可能距離は、 

 

c ≈ �Z4|b|+)�g⋯�3.10� 
 

である[3.66]。ここで、fB は信号帯域である。一方、光 OFDM 伝送ではタイムラグが発生

するため、最大伝送可能距離は 

c ≈ �Z4�|b|+)�g⋯�3.11� 
 

となる。これは、シングルキャリア伝送における最大伝送可能距離の 1/N 倍に相当する。タ

イムラグが変調周期よりも小さい場合、最大伝送距離は 

 

c ≈ ��Z / _�4|b|+)�g⋯�3.12� 
 

となる。ここに、式(3.9)を代入することで、光 OFDM 伝送における波長分散に起因した最

大伝送可能距離 L が以下のように表される。 

 

c ≈ �Z|b|+)�4�g & �� / 1�Δ��⋯ �3.13� 
 

この式における分母の(N – 1 )∆f は、周波数直交性の破れによって生じる項である。シング

ルキャリア伝送の場合は N = 1 なので、この項は 0 となり、式(3.10)と同様となる。式(3.13)

より、光 OFDM 伝送、つまり N ≧ 2 の場合は、最大伝送可能距離がシングルキャリア伝

送における最大伝送可能距離よりも項(N – 1 )∆f の分だけ小さくなることがわかる。これは、

伝送路の波長分散によって生じるサブチャンネル間のタイムラグに起因したものであるが、

このタイムラグは送信側で各サブチャンネルのシンボルタイミングを最適に調整すること

で打ち消すことが可能である。したがって、シンボルタイミングを最適化することで波長分

散による信号品質劣化が低減され、シングルキャリア伝送と同水準の波長分散耐力が達成さ

れる見込みがある。 
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 シンボルタイミングを最適化する方法以外にも、このタイムラグに起因したペナルティを

低減する方法が提案されている。ひとつは、OFDM シンボルに対してガードインターバル

（GI: Guard Interval）を導入する方法である[3.43, 3.47]。GI は OFDM シンボルに付与す

るオーバーヘッドであるが、周波数直交性を満足しつつ GI を付与するためには、サブチャ

ンネル間の光周波数間隔をシンボルレート以上に広げることが必要となる[3.24]。それゆえ、

GI が付与された光 OFDM 信号の信号帯域は、GI が付与されていない光 OFDM 信号の信号

帯域よりも大きいものとなってしまう。GI を付与するということは、サブチャンネルの光

周波数間隔をシンボルレート以上に広げるということに他ならない。また、波長分散ペナル

ティを低減する別の方法としては、サブチャンネル間の光位相差を最適化する方法が挙げら

れる[3.14]。しかし、この方法を実現するためには光搬送波に対する光位相同期が必要とな

るため、送信器において光位相同期回路等の複雑な処理回路が必要となる。 

 

3.3.2 伝送実験による波長分散耐力改善の実証 

 伝送実験により、光 OFDM 伝送において伝送路の波長分散が信号品質に与える影響を評

価する。本実験における評価系の構成を図 3.16 に示す。光 OFDM 信号は二つのサブチャン

ネルから構成されており、それぞれのサブチャンネルは 20 Gb/s NRZ-DQPSK 信号を伝送

する。シンボルレートは 10 Gbaud であり、サブチャンネル間の光周波数間隔は 10GHz で

ある。送信器においてサブチャンネル間のシンボルタイミングの最適化を行うために、光遅

延線を用いる。シンボルタイミングを最適化することで、波長分散によって生じる受信側で

のサブチャンネル間のタイムラグが打ち消されることが期待される。 

 図 3.8、図 3.9、図 3.13 で見たように、送受対向構成においては、PBC を用いてサブチャ

ンネルを直交偏波多重した場合も、直交偏波多重しない場合も、光 OFDM 信号の受信感度

に大きな差は見られなかった。これは、伝送路に波長分散が存在しない場合はサブチャンネ

ル間のシンボルタイミングにタイムラグが生じることはなく、周波数直交性が破れることも

ないということを意味している。 

 図 3.17 に、光 OFDM 信号の伝送距離と、BER = 10-3におけるパワーペナルティの関係

を示す。伝送ファイバは SMF であり、波長分散は 16.6 ps/nm/km である。図より、PBC

を用いてサブチャンネル間の偏波を直交化することで、直交化しなかった場合の光 OFDM

信号の 4 倍以上の波長分散耐力が実現されることが確認できる。つまり、偏波直交化を適用

することにより光 OFDM 信号の波長分散耐力を向上させることが可能である。これは同時

に、伝送路の波長分散によって受信側でサブチャンネルの到着タイミングにタイムラグが生

じ、サブチャンネル間の周波数直交性が破れていることを意味している。偏波直交化しなか

った場合は、ICI は同一偏波上での干渉となるため、いわゆるコヒーレントクロストークと

なる。一方、偏波直交化した場合は、ICI は直交偏波同士の干渉となるため、いわゆるパワ
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ークロストークとなる。一般的に、コヒーレントクロストークによる信号品質劣化の度合い

は、パワークロストークによるものよりも大きい[3.67]。この効果により、偏波直交化を適

用することで、タイムラグに起因したサブチャンネル間の ICI が抑圧され、結果として波長

分散耐力が向上する。 

 送信側で光遅延線を用いてサブチャンネル間のシンボルタイミングを最適化することで、

光 OFDM 信号の波長分散耐力はさらに向上する。図 3.17 は、シンボルタイミングを最適化

した光 OFDM 信号の波長分散耐力が、シングルキャリアの 20 Gb/s NRZ-DQPSK 信号の波

長分散耐力と同程度の水準に達していることを示している。20 Gb/s NRZ-DQPSK のシング

ルキャリア伝送では、伝送路の波長分散は信号パルス形状の劣化を引き起こすのみであり、

当然ながら、サブチャンネル間のタイミングずれや周波数直交性の破れなどを引き起こすこ

とは無い。したがって、図が示す結果より、光 OFDM 伝送において伝送路の波長分散に起

因した信号品質劣化の支配的な要因は、サブチャンネル間のタイムラグであるといえる。さ

らに、本実験を通して、隣接するサブチャンネル間の偏波を直交させることで周波数直交性

の破れに起因した信号品質劣化を抑圧することが可能であり、各サブチャンネルのシンボル

タイミングを最適化することで波長分散に起因したシンボルタイミングのタイムラグを打

ち消し、結果として飛躍的な波長分散耐力の向上が実現可能であることを実証した。また、

上記の議論は波長多重の高密度化を行った光 DOFDM 信号に対しても当てはまるものであ

る。したがって、光 DOFDM 信号に対してもサブチャンネル間のシンボルタイミング最適

化の手法を適用することが可能であり、光 OFDM 信号に対する場合と同様に、波長分散耐

力の向上が実現可能である。 

 

図 3.16: 実験系 
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3.4 まとめ 

 遅延検波方式を用いた波長多重光伝送システムにおける波長多重のさらなる高密度化を

目指し、光 DOFDM 伝送方式を新たに提案した。光 DOFDM はサブチャンネル間の光周波

数間隔∆f がシンボルレート fs よりも小さいことが特長であり、サブキャリア数を N とした

場合、遅延量 1/N∆f の MZI を用いることで、過剰なペナルティを発生させることなくサブ

チャンネル分離することが可能である。数値シミュレーションと伝送実験により、従来の光

OFDM 信号よりも 20%高密度化された光 DOFDM 信号の実現性を実証した。数値シミュレ

ーションの結果から、光 DOFDM 信号が従来の光 OFDM 信号と同等の受信感度を達成する

ことが可能であることを明らかにした。また、伝送実験により、サブチャンネル多重の際に

隣接サブチャンネル間の偏波を直交化することで従来の光 OFDM 信号と同程度の波長分散

耐力が実現可能であることを実証するとともに、光 DOFDM 伝送方式の長距離伝送環境へ

の適用性を確認した。 

 上記に関連し、伝送路の波長分散が光 DOFDM 信号を含む一般の光 OFDM 信号に与える

影響を分析した。光 OFDM 伝送特有の影響として、波長分散に起因したサブチャンネル間

のシンボルタイミングのずれが信号品質に与える影響について考察し、サブチャンネル間の

シンボルタイミングにタイムラグが生じることでサブチャンネル間の周波数直交性が破れ、

チャンネル間干渉が発生することを示した。伝送実験を通して、光 OFDM 伝送ではサブチ

ャンネル間のタイムラグが波長分散に起因した信号品質劣化の主要因であることを明確化

図 3.17: 光 OFDM 信号の波長分散耐力 
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した。また、送信側で各サブチャンネルのシンボルタイミングを最適化することで、波長分

散に起因したタイムラグを打ち消すことが可能であること示すとともに、これにより光

OFDM 信号の波長分散耐力をシングルキャリア伝送における波長分散耐力と同程度の水準

まで改善できることを実証した。 
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第4章 コヒーレント検波方式を用いた波長多重

光伝送システムにおける隣接チャンネルクロス

トーク抑圧技術 

4.1 研究の背景 

光伝送のさらなる高速大容量化を実現する技術として、コヒーレント検波とデジタル信号

処理により光信号の高速化および高感度化を実現する、デジタルコヒーレント方式が注目さ

れている。コヒーレント検波方式は遅延検波方式と異なり、受信器に実装された局発光（LO: 

Local Oscillator）によって光信号をイントラダイン検波することで、受信後も光信号の持

っていた位相振幅情報や偏波情報を保持することが可能な方式となっている。こうして取得

した光信号の情報に対して適切なデジタル信号処理を適用することで、偏波多重された光信

号や多値度の高い直交位相振幅変調（QAM: Quadratrure Amplitude Modulation）信号を

受信復調することが可能となる[4.1 – 4.12]。実用化の観点では、128 Gb/s 偏波多重 QPSK

方式を採用したコヒーレント検波システムが商用導入されている[4.13 – 4.15]。 

2020 年の東京オリンピックに合わせた導入を目指して検討が進められている次世代無線

通信技術であるモバイル 5G の普及に伴うデータトラヒックの増大や[4.16]、昨今のデータ

センタトラヒックの成長を鑑み[4.17]、通信キャリアのバックボーンネットワークには、よ

り一層の高速化、大容量化が求められている。このような要求を満足する高速大容量光伝送

システムの実現に向け、伝送速度や光周波数利用効率の向上に関する技術が広く検討されて

いる[4.18 – 4.31]。特に、複数のサブチャンネルで一つの信号を構成するマルチキャリア光

信号伝送方式が注目されており、光 OFDM（Orthogonal Frequency Division Multiplexing）

やナイキスト WDM（Wavelength Division Multiplexing）といった伝送方式がマルチキャ

リア信号伝送方式として研究されている[4.21 – 4.31]。マルチキャリア伝送ではチャンネル

間干渉やシンボル間干渉の発生を抑制するため、サブチャンネル間の光周波数間隔をサブチ

ャンネルのシンボルレートよりも大きくとることが一般的であり、これが波長多重の高密度

化を妨げる要因となっている。シンボルレートよりも小さい光周波数間隔を実現する伝送方

式として、光 Fast OFDM やスーパーナイキスト WDM、光 DOFDM（Dense Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing）が提案されている[4.32 – 4.37]。スーパーナイキスト

WDM では、各サブチャンネルをナイキスト周波数よりも狭い帯域で帯域制限することで、

シンボルレートよりも狭い光周波数間隔でのサブチャンネル配置を実現している。各サブチ

ャンネルはナイキスト周波数よりも狭い帯域で帯域制限されているため、シンボル間干渉
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（ISI: Inter-Symbol Interference）が発生してしまう。スーパーナイキスト WDM では、受

信器で最尤系列推定（MLSE: Maximum Likelihood Sequence Estimation）や MAP

（Maximum a Posteriori Probability Detection）等の高度なデジタル信号処理（DSP: 

Digital Signal Processing）を適用することにより、ISI の低減を試みているが[4.34, 4.35]、

複雑な DSP の適用が実装上の課題となる。上記以外のアプローチとして、受信信号に対し

て MIMO（Multiple Input Multiple Output）処理を適用することによって隣接するサブチ

ャンネル間で発生するクロストーク（XT: Crosstalk）を補償し、シンボルレートよりも狭

い周波数間隔でのサブチャンネル配置を実現する方式が提案されている[4.36 – 4.45]。

MIMO 処理はクロストークの補償のみならず、空間分割多重（SDM: Space Division 

Multiplexing）を用いた伝送システムにおけるモード間遅延（DMD: Differential Mode 

Delay）の補償などにも適用可能な技術である[4.46 – 4.48]。 

MIMO 処理を用いたクロストーク補償技術として、ヘテロダイン検波システムに適用し

た例が報告されている[4.43 – 4.45]。ヘテロダイン検波は、マルチキャリア光信号全体を一

つのコヒーレント受信器によって検波する方式であるため、受信器の帯域がボトルネックと

なり広帯域なマルチキャリア光信号への適用が制限されてしまうという問題がある。これに

対し、イントラダイン検波を実行する複数のコヒーレント受信器を連係動作させることで隣

接サブチャンネル間のクロストークを補償する方式が考えられる。イントラダイン検波は一

つのコヒーレント受信器が一つのサブチャンネルを検波する方式であるため、広帯域なマル

チキャリア光信号に対しても適用可能な方式となっている。この方式では、受信器の LO の

光周波数とサブチャンネルのキャリア周波数との周波数ずれや位相揺らぎは受信器の DSP

によって補償されるため、LO の光周波数とサブチャンネルのキャリア周波数を厳密に一致

させる必要がない。このようなイントラダイン検波の特性をふまえると、イントラダイン検

波方式に MIMO 処理を適用することで、高速広帯域なマルチキャリア光信号に対しても、

受信器帯域に制限されることなくサブチャンネル間のクロストークを補償することが可能

となることが見込まれる。 

本章では、イントラダイン検波と MIMO 処理を組み合わせた方式に基づき、高速広帯域

なマルチキャリア信号に適用可能な隣接クロストーク補償と、従来のデジタルコヒーレント

光伝送システムで実行されている偏波分離処理とを同時に実行可能な MIMO 処理方式を新

たに提案する。本方式は、隣接クロストークを補償するための MIMO 処理と偏波分離処理

を同時に行うことが可能であるため、デジタル信号処理の機能構成がより単純なものとなる

という利点がある。伝送実験を通して、提案方式によるクロストーク補償効果の定量的な評

価を行う。具体的には、光信号の偏波状態（SOP: State of Polarization）が高速に変動する

伝送環境や、高い偏波モード分散（PMD: Polarization Mode Dispersion）を有する伝送環

境における MIMO 処理の動作特性、クロストーク補償効果の評価を行う。また、提案方式

を実現する上で LO に求められる性能条件を明確化する。さらに、波長分散や非線形光学効
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果に起因した波形劣化が発生する長距離伝送環境におけるクロストーク補償効果の評価を

通じて、長距離伝送への適用性を示す。 

伝送容量拡大のために光信号の変調多値数を増大させると、受信感度が劣化してしまう。

このため、図 4.1 に示すように、伝送距離と伝送容量は一般にトレードオフの関係にある。

したがって、伝送容量の拡大という観点で隣接クロストーク補償の実現が重要である一方、

大容量伝送の長距離化という観点では、光ファイバ伝送に伴って発生する非線形光学効果に

起因した光信号波形劣化を補償することが重要である。本章では、非線形補償と隣接クロス

トーク補償の適合性を評価するとともに、長距離波長多重伝送実験を通し、非線形補償とク

ロストーク補償が互いの補償性能に影響を与えることなく機能することを示す。 

 

4.2 ΜΙΜΟ処理を用いたクロストーク補償 

 図 4.2 に、イントラダイン検波方式を用いた高速高密度マルチキャリア光伝送システムに

おける、受信器の構成を示す。この図では簡単のため、二つのサブチャンネルから構成され

るマルチキャリア信号に対する受信器構成を表しており、各サブチャンネルはそれぞれが偏

波多重信号となっている。サブチャンネル間の光周波数間隔は∆f = f2 – f1であり、互いの光

信号スペクトルが重なり合っているため、隣接チャンネルクロストークが発生している状態

となっている。ここで、f1、f2 は、各サブチャンネルのキャリア周波数である。このマルチ

キャリア光信号は、波長分散を有する伝送路を伝搬し、受信器に到達する。マルチキャリア

図 4.1: 非線形光学効果とクロストークによる信号品質劣化 
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光信号は受信側で 2 経路に分岐され、図に示す二つのコヒーレント受信器によってイントラ

ダイン検波される。各コヒーレント受信器に実装された LO の光周波数はそれぞれ fLO1、fLO2

であり、LO 間の光周波数間隔∆fLOは fLO2 – fLO1である。受信器内の DSP は、周波数領域で

波長分散の補償を行う機能部[4.53]、適応 MIMO 等化器、キャリア位相再生（CPR: Carrier 

Phase Recovery）機能部から構成される。適応 MIMO 等化器は、遅延補償機能部、周波数

シフト、適応 FIR（Finite Impulse Response）フィルタから構成されており、偏波分離と

残留分散補償、ならびに隣接チャンネルクロストーク補償が同時に実現される。適応 FIR

フィルタのタップ係数は、h11、h12、h21、h22とする。 

 イントラダイン検波方式では、各サブチャンネルに対して別々に波長分散補償を実行しな

ければならない。そのため、それぞれのコヒーレント受信器で受信したサブチャンネルに

MIMO 処理を適用する際には、各サブチャンネルの到着タイミングのずれを遅延補償機能

部で補償しなければならない。このタイミングずれは伝送路の波長分散に起因したものであ

るため、タイミングずれ、すなわち遅延量τ は、伝送路の波長分散量とサブチャンネル間の

光周波数間隔から以下のように算出することができる。 

図 4.3: 波長分散がマルチキャリア信号に与える影響 

図 4.2: クロストーク補償を備えたマルチキャリアコヒーレント受信器 
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 _�hi� = bΔ+⋯�4.1� 
 

ここで、D [ps/nm]は伝送路の累積波長分散であり、∆λ [nm]はサブチャンネル間の光周波数

間隔を波長に換算したものである。 

 各サブチャンネルの信号を E1、E2 とすると、それぞれのコヒーレント受信器で受信した

信号 E’1、E’2は、以下のように表すことができる。 

j�′�H� ≈ �K)LlM9�Mm19n"o��H�j��H� & ��K)LlM?�Mm19n"o)�H�j)�H�⋯ �4.2� 
j)′�H� ≈ �K)LlM?�Mm1?n"o)�H�j)�H� & ��K)LlM9�Mm1?n"o��H�j��H�⋯ �4.3� 

E1、E2および E’1、E’2は、X 偏波成分と Y 偏波成分から構成されるベクトル量である。各

サブチャンネルと各LOとの位相差に起因した位相ノイズは適応MIMO等化器とCPR機能

部で補償することができるため、ここでは無視している。T1、T2はマルチキャリア光信号に

対する光ファイバ伝送路の伝達関数行列である。r は受信器の周波数特性に基づく透過係数

である。式(4.2)および式(4.3)の右辺第二項は、クロストーク成分に相当する。図 4.2 で示し

ているように、適応 MIMO 等化器では周波数シフトされた信号 E’rot1、E’rot2が用いられる。

E’rot1、E’rot2はそれぞれ以下の式で表すことができる。 

図 4.4: クロストーク補償の流れ 
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 j�p "′�H� ≈ q)���K)L@Mm1"r�j�′�H & _��⋯ �4.4� 
 j)p "′�H� ≈ q�)�K)L@Mm1"r�j)′�H / _��⋯ �4.5� 
 

ここで、C[.] は波長分散の補償に相当する演算子であり、hij (i, j = 1, 2) は偏波を基底とす

る 2 x 2 行列である。これらの周波数シフト信号 E’rot1、E’rot2と受信信号 E’1、E’2を合成す

ることでクロストークを補償し、送信信号を復元する。この方式は、図 4.2 で示した等化器

を用いて復調可能な信号であれば、どのような変調方式であっても適用可能である。 

 本方式ではクロストーク補償を行うために周波数シフトされた信号を用いるが、この周波

数シフト信号を生成するためには、LO 間の光周波数間隔∆fLOについて正確な値が必要とな

る。図 4.4 は、信号 E1 の品質を劣化させている隣接クロストークを補償するための適応

MIMO 等化器の動作を模式的に示している。電気領域における受信信号 E’1、E’2 の周波数

差は、∆f ではなく、∆fLOである。受信信号 E’1に重畳されたクロストークを補償するために

は、E’2における E2のキャリア周波数を、E’1における E2のキャリア周波数と一致させなけ

ればならない。これは、周波数シフト信号 E’rot2 を生成する際の E’2 の周波数シフト量が∆f

ではなく∆fLOでなければならないことを意味している。それゆえ、イントラダイン検波方式

に基づくクロストーク補償では、各コヒーレント受信器の LO 間の周波数間隔を正確に把握

しておく必要がある。実装上は、コヒーレント検波によって受信した光信号情報をデジタル

化したうえで、このデジタル信号に exp[±j2π∆fLOt]をかけることで、周波数シフトを実現す

る。LO 間の光周波数間隔∆fLOは受信器側で測定可能な量であり、あらかじめ測定しておい

た値を用いて周波数シフトのデジタル演算を実行する。クロストークを補償するための

MIMO 処理は、サブチャンネル 1 の X 偏波成分と Y 偏波成分、サブチャンネル 2 の X 偏波

成分と Y 偏波成分の合計 4 成分に対して適用することが必要となるため、4 入力 4 出力の

MIMO 処理となる。 

 図4.5に、従来方式であるヘテロダイン検波方式に基づくクロストーク補償と[4.43 – 4.45]、

提案方式であるイントラダイン検波方式に基づくクロストーク補償の構成比較を示す。簡単

のため、図中では波長分散補償及びサブチャンネル間の遅延補償に関する機能部を省略して

いる。図が示すように、従来方式であるヘテロダイン検波方式に基づくクロストーク補償は

マルチキャリア光信号全体を一つのコヒーレント受信器によって検波する方式であるため、

受信器の帯域がボトルネックとなり広帯域なマルチキャリア光信号への適用が制限されて

しまう。特に、一つのサブチャンネル当たりで 100 Gb/s 以上を伝送する高速大容量伝送に

従来方式を適用するためには数百 GHz 以上の非常に広帯域な電気回路を備えた受信器が必

要となるため、実装上の観点から実現が困難である。また、適応等化を担う機能部とクロス

トーク補償を担う機能部が分離された構成となっているため、それぞれの機能部に別々の適
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応デジタルフィルタを実装しなければならない。これにより、デジタル信号処理が複雑化し、

回路規模が増大してしまうため、デジタル信号処理回路の実装に対してもインパクトを与え

るものとなる。一方で、提案方式であるイントラダイン検波方式に基づくクロストーク補償

では各コヒーレント受信器がそれぞれ一つのサブチャンネルのみを検波する方式となって

いるため、受信器に求められる帯域は通常のシングルキャリア光信号を受信する際に求めら

れる帯域と同程度であり、実装上の観点で大きな問題とはならない。また、適応等化とクロ

ストーク補償を同一の機能部で実行することが可能な構成となっているため、デジタル信号

処理に与えるインパクトも最小限となっている。以上の観点から、提案方式は一つのサブチ

ャンネルで100 Gb/s以上を伝送する高速大容量伝送への適用に適した方式であるといえる。 

 

 

図 4.5: 従来方式と提案方式の構成比較 
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4.3 送受対向構成における特性評価 

 本方式は、隣接クロストーク補償を、偏波多重や PMD 補償、残留波長分散補償といった

適応等化処理と同時に実行することが特長となっている。それゆえ、高速の SOP 変動や大

きなPMDが存在する環境においても適切にクロストーク補償が実現されることを確認する

ことが重要となる。本節では、送受対向構成において、隣接クロストーク補償による信号品

質の改善効果を定量的に評価する。 

 

4.3.1 評価系 

クロストーク補償による信号品質改善効果を、送受対向構成を用いた実験系により評価す

る。図 4.6 に、評価に用いた実験系の構成を示す。マルチキャリア光信号は二つのサブチャ

ンネルから構成されており、各サブチャンネルの搬送波は異なる別々の光源から生成される。

図 4.6: 評価系（送受対向特性評価） 
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各サブチャンネルのキャリア周波数を、f1ならびに f2とする。図 4.4 に示したように、クロ

ストーク補償を実行する上でサブキャリア間の周波数間隔について正確な値は必要となら

ないため、送信側ではマルチキャリア生成器を用いる必要はない。各サブチャンネルは互い

に独立に変調され、それぞれのサブチャンネルには 128 Gb/s PDM-QPSK（Polarization- 

Division-Multiplexed Quadrature-Phase-Shift-Keying）信号が重畳される。これらのサブ

チャンネルは光カプラによって合波され、結果として 256 Gb/s の高密度マルチキャリア光

信号が生成される。図 4.7 に 256 Gb/s 高密度マルチキャリア光信号のスペクトルを示す。

各サブチャンネルのシンボルレートは 32 Gbaud である。サブチャンネル間の周波数間隔∆f

は 25 GHz であり、これはシンボルレートの約 78%に相当する。本方式では、光 OFDM 信

号と違い、サブチャンネル間のシンボルタイミングをそろえる必要はない。このマルチキャ

リア光信号の中心波長は 1580.402 nm である。受信側の光フィルタ（OBPF: Optical Band 

Pass Filter）は ASE（Amplified Spontaneous Emission）雑音を除去するために用いる。

LO 間の光周波数間隔∆fLOを正確に把握するために、光源、強度変調器、発振器から構成さ

れるマルチキャリア生成器を用いて、各 LO の連続光を生成している[4.54]。ここでは、発

振器の周波数は∆fLO と一致するように設定する。波長選択スイッチ（WSS: Wavelength 

Selective Switch）は各 LO を分岐するために用いる。受信信号は 80 Gsample/s で動作する

8 チャンネルのデジタルオシロスコープによってデジタル信号に変換される。デジタル信号

はオフライン動作の DSP により 64 Gsample/s に変換され、T/2 間隔の 31 タップ FIR フィ

ルタによって適応 MIMO 等化処理が実行される。T はシンボル周期であり、FIR フィルタ

のタップ係数は CMA（Constant Modulus Algorithm）によって動的に更新される。 

 この実験系を用いて、適応 MIMO 等化を適用した場合と適用しない場合それぞれに対し

て、256 Gb/s 高密度マルチキャリア光信号の受信感度、偏波変動耐力、PMD 耐力を評価す

図 4.7: 256Gb/s 高密度マルチキャリア PDM-QPSK 信号の光スペクトル 
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る。受信信号の着信 OSNR（Optical Signal-to-Noise Ratio）は、受信側で ASE 雑音を付

加することで調節する。偏波変動は送信側に配置した偏波スクランブラを用いて行い、DGD

（Differential Group Delay）は偏波スクランブラの後段に配置した PMD エミュレータを

用いて付加する。 

 

4.3.2 評価結果 

図 4.8 に、送受対向構成における着信 OSNR と 256 Gb/s 高密度マルチキャリア光信号の

Q値の関係を示す。Q値は信号品質を表す指標であり、ビット誤り率（BER: Bit Error Rate）

との関係は以下の式の通りである。 

 

��� = 12 ���� O �√2Q⋯�4.6� 
 

ここで、erfc は相補誤差関数である。Q 値の dB 換算値は、BER を用いて以下の式から導出

することが可能である。 

 ����� = 20 log��√2�������2�����⋯ �4.7� 
 

ここで、OSNR は、マルチキャリア光信号のパワーと 0.1 nm 帯域における光雑音パワー

の比として定義する。各サブチャンネルの信号光パワーとの比でないことに注意が必要であ

る。LO 間の光周波数間隔∆fLOは 25 GHz としている。図より、適応 MIMO 等化器の適用

により、Q 値が 1 dB から 3 dB 向上していることが確認できる。Q 値の改善は OSNR が高

くなるにつれて大きくなる傾向にある。これは、OSNR が高い領域では、光雑音よりも隣接

クロストークが信号品質劣化の支配的な要因となるためと考えられる。適応 MIMO 等化器

を適用しない場合は、OSNRが25 dBのときに8 dBのQ値が達成される一方で、適応MIMO

等化器を適用した場合は、OSNR が 20 dB のときに 8 dB の Q 値が達成される。すなわち、

適応 MIMO 等化器の適用により、5 dB もの感度改善効果が得られることになる。 

ところで、サブチャンネル間の光周波数間隔を狭くすることは、信号帯域を小さくし、周

波数利用効率を向上させることに相当する。周波数利用効率を向上させる技術として、QAM

に代表される多値変調信号が知られている。例えば、256 Gb/s の伝送容量を実現するため

の方法として、2 波の 128 Gb/s PDM-QPSK 信号を用いる方法や、1 波の 256 Gb/s 

PDM-16QAM 信号を用いる方法がある。1 波の 256 Gb/s PDM-16QAM 信号は 2 波の 128 

Gb/s PDM-QSPK 信号と比較して受信感度が原理的に 4 dB 低い一方で、2 倍の周波数利用

効率を実現することが可能である。本方式は図 4.2 に示した等化器を用いて復調可能な信号
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であれば、どのような変調方式であっても適用可能である。したがって、本方式と QAM 信

号を併用することにより、より大きな周波数利用効率の向上効果が見込まれる。 

図 4.8 より、適応 MIMO 等化器を適用しない場合は、適応 MIMO 等化器を適用した場合

に比べて OSNR 曲線の傾斜が緩やかであることが確認できる。これは、OSNR が高い領域

では、信号品質が隣接クロストークによって制限されていることを示している。また適応

MIMO 等化器を適用した場合においても、OSNR がより高い領域ではやはり OSNR 曲線の

傾斜が緩やかになる傾向がみられる。これは、隣接クロストークを補償する上で原理的に発

生してしまう信号品質劣化によるものと考えられる。この信号品質劣化の発生原理を、図

4.9 に示す。図に示すように、適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロストークの補償では、他

のコヒーレント受信器で取得した隣接サブチャンネルを周波数シフトしたうえで元の信号

に重畳することで、クロストークの補償を行う。一方、同図からわかるように、隣接サブチ

ャンネルはクロストーク成分 E2のみならず、信号成分 E1を有しているため、この信号成分

E1も MIMO 処理の過程で元の信号に重畳されることになる。この際、元の信号に重畳され

る信号成分 E1 は、元の信号にとっては雑音成分とみなされてしまうため、信号品質劣化の

要因になりうると考えられる。また、この雑音成分は受信器の透過係数 r の二乗に比例して

大きくなる。r は隣接チャンネルに対する透過係数であるため、光周波数間隔が小さいほど

大きな値をとるものである。したがって、光周波数間隔を小さくするほど雑音成分が大きく

図 4.8: 送受対向特性 



 

 60

なるものと考えられる。適応 MIMO 等化器による隣接クロストーク補償を実行した場合で

あっても、OSNR が高い領域においては上記の理由により信号品質が制限されることとなる。

これは、サブチャンネル間の光周波数間隔を、各サブチャンネルのシンボルレート、すなわ

ちナイキスト周波数よりも小さくした場合に発生する、原理的な信号品質劣化であると考え

られる。図 4.10 に、サブチャンネル間の光周波数間隔∆f と、波長多重の高密度化に伴う Q

値劣化量の関係を示す。光周波数間隔が 50 GHz の場合においては、サブチャンネル間で隣

接チャンネルクロストークが発生していないため、当然ながらクロストーク補償の適用によ

る信号品質改善は得られない。一方で、光周波数間隔が 32 GHz 未満の場合は、サブチャン

ネル間で隣接チャンネルクロストークが発生しているため、クロストーク補償の適用による

信号品質の改善が得られていることが確認できる。しかしながら、波長多重の光周波数間隔

を、各サブチャンネルのシンボルレートに相当する 32 GHz よりも小さい値となるように高

密度化した際には、たとえクロストーク補償を適用した場合であっても幾分かの信号品質劣

化が生じており、光周波数間隔を小さくするほど品質劣化が大きくなることが確認できる。

これは、図 4.9 に示したクロストーク補償に伴って生じる原理的な信号品質劣化の特徴が現

れたものであり、波長多重の高密度化に起因した原理的な信号品質劣化であると考えられる。 

 

 

図 4.9: クロストーク補償に伴う原理的な信号品質劣化 
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図 4.11 は、偏波変動速度と Q 値の関係を示している。ここで、OSNR は 25 dB としてい

る。図より、適応 MIMO 等化器の適用により、信号の偏波変動速度によらず 2 dB 程度の Q

値改善が得られることが確認できる。この結果は、高速な偏波変動が発生する環境において

も適応 MIMO 等化器が適切に動作し、コヒーレント検波方式で必須となる偏波分離の機能

と隣接クロストーク補償とが同時に実現できていることを意味している。また、商用システ

ムに対する運用・保守のためにとられるアクションで発生する偏波変動の最大速度は、たか

だか 1 rad/ms 程度であることが知られている[4.55, 4.56]。したがって、本評価の結果は、

運用アクションに伴う高速偏波変動が発生しうる商用環境においても、適応 MIMO 等化器

を用いた隣接クロストーク補償が実現可能であることを示している。従来のシングルキャリ

ア 32 Gbaud PDM-QPSK 信号に対する偏波変動耐力は 1000 rad/ms であることが知られて

いる[4.57]。適応 MIMO 等化器を用いた場合に対しても、タップ係数の更新速度が偏波変動

速度よりも十分に大きいような状況であれば、偏波変動速度が 1000rad/ms であっても、隣

接クロストーク補償と偏波分離を同時かつ適切に実行することが可能であると考えられる。

また、この結果は、もともとのデジタル信号処理の偏波分離性能に影響を与えることなく、

クロストーク補償を実現することが可能であることを示している。 

図 4.10: 光周波数間隔と Q 値劣化量の関係 
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図 4.12 は、DGD と Q 値の関係を示している。ここで、OSNR は 25 dB、偏波変動速度

は 1 rad/ms としている。図より、適応 MIMO 等化器の適用により、DGD の値によらず 2 dB

程度の Q 値改善が得られることが確認できる。この結果は、高い DGD を有する伝送環境に

おいても、適応 MIMO 等化器が適切に動作し、PMD 補償、偏波分離、ならびに隣接クロス

図 4.11: 偏波変動耐力 

図 4.12: 偏波モード分散耐力 
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トーク補償が同時に実現できていることを意味している。以上の結果より、高速な偏波変動

や、高い DGD を有する伝送環境においても、適応 MIMO 等化器を用いることで、PMD 補

償、偏波分離、隣接クロストーク補償を同時に実現することが可能であり、クロストーク補

償に伴う Q 値改善は、偏波変動や DGD が存在していない環境における Q 値改善量と同等

のものであることが確認された。これは、高速な偏波変動ならびに高い DGD を有する伝送

環境においても、クロストーク補償性能が低減しないことを意味する。また、もともとのデ

ジタル信号処理がもつ偏波分離機能や偏波モード分散に起因した波形劣化補償機能の性能

に影響を与えることなくクロストーク補償が実現可能であることを意味する。 

 図 4.13 は、適応 MIMO 等化器内の周波数シフトで用いる∆fLOと、実際の LO 間の光周波

数間隔との差と、Q 値の関係を示している。ここで、クロストーク補償を適用しない場合の

Q 値は 9.1 dB である。イントラダイン検波方式に基づく適応 MIMO 等化器では、隣接クロ

ストーク補償を実現する際に LO 間の光周波数間隔について正確な情報が必要となる。例え

ば、周波数シフトに用いる∆fLOと実際の LO 間の光周波数間隔に差があるような状況、すな

わち周波数シフト量∆fLO に誤差が存在する状況では、MIMO 等化器内の適応フィルタのタ

ップ係数 hij (i, j = 1, 2) を更新することにより、周波数シフト量の誤差を動的に補償しなけ

ればならない。周波数シフト量の誤差がタップ更新の速度よりも十分に小さいならば、適応

図 4.13: 周波数シフトずれがクロストーク補償性能に与える影響 
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フィルタ処理によって隣接クロストークを補償するための適切な MIMO 処理を実現するこ

とが可能であるが、周波数シフト量の誤差が大きい場合は、適切な MIMO 処理を実現する

ことができないため、クロストークの補償性能が低減してしまう。図より、∆fLOの差が 100 

kHz から 400 kHz の間ではクロストーク補償が正常に実現されていることが確認できる。

一方、∆fLOの差が 1 MHz 以上では、クロストーク補償が正常に機能していないことがわか

る。この結果より、イントラダイン検波方式において適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロ

ストーク補償を実行する場合は 100 kHz 程度の精度で LO 間の光周波数間隔を制御する必

要があるといえる。タップ更新の速度はおおよそ信号のシンボルレートと等しいため、本評

価系におけるタップ更新速度はおよそ 32 GHz である。以上の結果から、適応 MIMO 等化

器を適切に動作させるためには、シンボルレートの 0.01%程度の精度で LO 間の光周波数間

隔を制御することが必要となることがわかる 

 

4.4 長距離 WDM 伝送における特性評価 

 長距離伝送では、光ファイバ伝送路の波長分散によってマルチキャリア光信号を構成する

サブチャンネル間で伝搬遅延差が生じる。一方、イントラダイン検波方式では、複数のコヒ

ーレント受信器がそれぞれ異なるサブチャンネルを検波するため、サブチャンネル間の伝搬

遅延差は、各受信器が実行する波長分散補償によって補償されることはない[4.40, 4.41]。し

たがって、長距離伝送系にクロストーク補償を適用するためには、適応 MIMO 等化器に新

たに遅延補償を追加する必要がある。このような状況では、光ファイバ伝送路の波長分散や

非線形光学効果による光信号波形劣化が発生する環境においてもクロストーク補償が適切

に動作することを確認することが、重要となる。 

 

4.4.1 評価系 

WDM 伝送系を用いて、波長分散や非線形光学効果に伴う光信号波形劣化が発生する環境

における、適応 MIMO 等化器による隣接クロストーク補償の補償性能に対する評価を行う。

図 4.14 に、実験系ならびに、送信側、受信側それぞれにおける光信号スペクトルを示す。

受信信号スペクトルは、チャンネル当たりのファイバ入力パワーが 2 dBm、伝送路長が 480 

km の場合の光スペクトルである。伝送光ファイバはシングルモードファイバ（SMF: Single 

Mode Fiber）を用いており、波長 1580.402 nm における累積波長分散は 9329 ps/nm であ

る。光増幅器は EDFA（Erbium-Doped Fiber Amplifier）を用いており、80 km 間隔で配

置されている。本実験では、256 Gb/s の高密度マルチキャリア光信号 3 チャンネルを波長

多重して伝送する。各チャンネルはそれぞれ 2 波のサブチャンネルから構成されており、
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図 4.14: 評価系（伝送特性評価） 
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各サブチャンネルは 128 Gb/s PDM-QPSK 信号を伝送する。サブチャンネルのシンボルレ

ートは 32 Gbaud である。サブチャンネル間の光周波数間隔は 25 GHz であり、これはシン

ボルレートの 78%に相当する。本実験では、サブチャンネル間の隣接クロストーク補償にお

ける補償性能を評価することが目的である。したがって、チャンネル間の非線形クロストー

クが発生する一方で、線形クロストークが発生することがないよう、チャンネル間の光周波

数間隔を 75 GHz としている。 

3 チャンネルの高密度マルチキャリア光信号は、送信側で WSS によって多重される。受

信側の光フィルタによって、中央のチャンネル、つまりチャンネル 2 を切り出し、Q 値を測

定する。チャンネル 2 の中心波長は、1580.402 nm である。適応 MIMO 等化器内の遅延補

償で用いる遅延量τ は、式(4.1)に基づいて算出する。 

 

4.4.2 評価結果 

図 4.15 に、適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロストーク補償を適用した場合と、適用し

ない場合それぞれにおける、256 Gb/s 高密度マルチキャリア光信号の WDM 伝送後の Q 値

と、伝送スパン数の関係を示す。1 スパンは 80 km であり、各スパンともファイバ入力パワ

図 4.15: 伝送スパン数と Q 値の関係 
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図 4.16: 受信信号のコンステレーション 

図 4.17: ファイバ入力パワーと Q 値の関係 
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ーはチャンネル当たり 2 dBm である。図 4.16 は、適応 MIMO 等化器を適用した場合と適

用しない場合それぞれにおける、6 スパン伝送後の 256 Gb/s マルチキャリア光信号のコン

ステレーションである。6 スパンは、伝送距離として 480 km に相当する。図 4.15 が示すよ

うに、適応 MIMO 等化器を用いたクロストーク補償による Q 値改善はおおよそ 2.5 dB で

あり、Q 値改善量は光ファイバ伝送路の累積波長分散の値によらない。これは、遅延補償を

含む適応 MIMO 等化器が、長距離伝送系に対しても適切に動作していることを意味する。

クロストーク補償によるQ値改善量は、送受対向構成におけるQ値改善量と概ね一致する。 

図 4.17 は、6 スパン伝送後の Q 値と、チャンネル当たりのファイバ入力パワーの関係を

示している。図より、ファイバ入力パワーが 2 dBm を超える領域では、光ファイバ伝送に

伴う非線形光学効果により信号品質が劣化していることがわかる。チャンネル当たりのファ

イバ入力パワーが-4 dBm から 10 dBm の領域で、適応 MIMO 等化器による隣接クロストー

ク補償により、1 dB から 3 dB の Q 値改善が得られていることが確認できる。Q 値改善量

が最大となるのはファイバ入力パワーが 2 dBm のときであり、このとき最大の Q 値が実現

される。これは、非線形光学効果により光信号波形が劣化する環境においても、適応 MIMO

等化器を用いた隣接クロストーク補償が適切に機能することを意味している。一方、チャン

ネル当たりのファイバ入力パワーが 8 dBm を超える領域では、Q 値改善量がわずかに低減

している。このような領域では、信号品質劣化の支配的な要因が隣接チャンネルクロストー

クによるものではなく、非線形光学効果によるものであるため、隣接クロストーク補償によ

る Q 値改善量が小さくなるものと考えられる。 

 

4.5 隣接クロストーク補償と非線形補償の適合性 

 伝送容量の大容量化という観点で隣接クロストーク補償の実現が重要である一方、伝送距

離の長距離化という観点では、光ファイバ伝送に伴って発生する非線形光学効果に起因した

光信号波形劣化を補償することが重要である。したがって、大容量化ならびに長距離化の観

点から、適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロストーク補償と非線形補償との適合性を評価

することが重要である。本節では、非線形補償方式としてよく知られているデジタル逆伝搬

（DBP: Digital Back Propagation）法を用いた非線形補償と、適応 MIMO 等化器を用いた

隣接クロストーク補償との適合性を、伝送実験による評価する。長距離 WDM 伝送実験を通

し、非線形補償とクロストーク補償が互いの補償性能に影響を与えることなく機能すること

を示すとともに、非線形補償の適用により、マルチキャリア光信号伝送の適用領域を、より

大きなファイバ入力パワー領域にまで拡張することが可能であることを示す。 

 

4.5.1 隣接クロストーク補償と非線形補償の両立 
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DBPを用いた非線形補償と適応MIMO等化器を用いた隣接クロストーク補償の両方を具

備したマルチキャリア光信号伝送システムの受信系を、図 4.18 に示す。図は、二つのサブ

チャンネルから構成されるマルチキャリア光信号に対する受信系となっている。各サブチャ

ンネルは、偏波多重信号から構成されているものとする。サブチャンネル間の光周波数間隔

∆f は、 Δ� = �� / �)⋯�4.8� 
 

であり、各サブチャンネルのシンボルレートよりも小さい値であるとする。したがって、サ

ブチャンネル間で隣接クロストークが発生している状況となる。ここで、f1、f2 は各サブチ

ャンネルのキャリア周波数である。マルチキャリア光信号は波長分散を有する光ファイバ伝

送路を伝搬し、コヒーレント受信器によってイントラダイン検波される。このとき、各コヒ

ーレント受信器は、それぞれ異なるサブチャンネルに対してイントラダイン検波する。各

LO 間の周波数間隔∆fLOは、 

 Δ�st = �st? / �st9⋯�4.9� 
 

である。ここで、fLO1、fLO2は各 LO の光周波数である。受信器内部のデジタル信号処理は、

DBP 機能部、適応 MIMO 等化器、キャリア位相再生機能部から構成されている。 

図 4.18: 非線形波形劣化補償とクロストーク補償を備えた 

マルチキャリアコヒーレント受信器 
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DBP 機能部は、周波数領域において波長分散補償を行う線形フィルタと、偏波多重信号

に対して伝送ファイバの非線形光学効果に起因した光位相回転を補償する非線形補償機能

部から構成されており、その構成が縦続に N 段接続されている[4.49 – 4.52]。一般に、光信

号が光ファイバ伝送路を伝搬する際に生じる非線形光学効果に起因した波形歪みは、非線形

光学効果による光位相回転と、光ファイバを伝搬する際の波長分散に起因した波形広がりの

繰り返しでモデル化することが可能である。DBP 機能部は、デジタル信号処理によって波

長分散に起因した波形広がりを部分的に補償したうえで、非線形光学効果に起因した光位相

回転を部分的に補償するという処理を複数回繰り返すことで、光信号が光ファイバ伝送路を

伝搬する様子を巻き戻す処理、すなわち逆伝搬処理を模擬的に実行する。N の値を大きくす

ればするほど、より精密な逆伝搬が実現されることになる。γ は、光信号のパワーに対する

比例係数であり、非線形位相回転の回転量を調整するパラメータである。ここでは、各偏波

成分に対して同一のγ を用いる[4.50 – 4.52]。マルチキャリア光伝送システムでは、図 4.15

が示すように、それぞれのコヒーレント受信器が隣接クロストーク成分を含む光信号を検波

するため、この非線形補償機能部は自己位相変調に伴う光位相回転のみならず、隣接サブチ

ャンネル間の相互位相変調に伴う光位相回転の一部も補償する。非線形補償機能部内の遅延

補償処理は、サブチャンネル間の伝搬遅延差を補償するために必要となる。遅延量τ は、光

ファイバ伝送路の波長分散とサブチャンネル間の光周波数間隔から、式(4.1)に基づいて算出

される。 

 適応 MIMO 等化器は、周波数シフタと FIR フィルタから構成されており、偏波分離と

PMD 補償、ならびに隣接クロストーク補償を同時に実行する。FIR フィルタのタップ係数

は、h11、h12、h21、h22とする。周波数シフタにおける周波数のシフト量として、LO 間の光

周波数間隔∆fLOを用いる。 

 

4.5.2 評価系 

DBPを用いた非線形補償の適用が適応MIMO等化器を用いた隣接クロストーク補償の補

償性能に与える影響を評価する。評価に用いた実験系の構成は、図 4.14 に記載したものと

同一である。高密度マルチキャリア光信号は二つのサブチャンネルから構成されており、各

サブチャンネルは 128 Gb/s PDM-QPSK 信号を伝送する。サブチャンネル間の光周波数間

隔は 25 GHz であり、これは各サブチャンネルのシンボルレートの 78%に相当する。伝送路

には 480 km の SMF を用いている。1 スパンは 80 km で、スパンごとに光増幅器が配置さ

れている。受信側の DSP における DBP の段数 N は、12 としている。これは、各スパンに

対して 2 段の DBP を適用していることに相当する。適応 MIMO 等化器には、T/2 間隔の

31 タップ FIR フィルタを用いている。T はシンボル周期であり、タップ係数は CMA によ

って動的に更新される。中央のチャンネル、すなわちチャンネル 2 の、伝送後 Q 値を測定
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する。チャンネル 2 の中心波長は 1580.402 nm であり、その波長における伝送ファイバの

累積波長分散は 9329 nm である。 

 

4.5.3 評価結果 

図 4.19 に、チャンネル当たりのファイバ入力パワーと、6 スパン伝送後の Q 値の関係を

示す。図より、チャンネル当たりのファイバ入力パワーが 2 dBm 以上の領域では、光ファ

イバ伝送路に起因した非線形光学効果により、光信号品質劣化が生じていることが確認でき

る。チャンネル当たりのファイバ入力パワーが-4 dBm から 10 dBm の広いパワー領域にお

いて、適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロストーク補償（XTC: Crosstalk Compensation）

により、1 dB から 3 dB の Q 値改善が得られることが示されている。また、非線形光学効

果によって信号品質劣化が発生しているような高いパワー領域では、DBP を用いた非線形

補償（NLC: Nonlinear Compensation）により Q 値が改善していることも確認できる。 

図 4.20 は、隣接クロストーク補償及び非線形補償による Q 値改善量を示している。隣接

図 4.19: クロストーク補償および非線形補償が Q 値に与える影響 
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クロストーク補償のみを適用した場合では、ファイバ入力パワーが大きければ大きいほど Q

値改善量が小さくなるという傾向がみられる。ファイバ入力パワーが大きい領域では、隣接

クロストークが信号品質劣化の支配的な要因とはならないため、クロストーク補償による Q

値改善量が小さくなるものと考えられる。一方、隣接クロストーク補償と非線形補償の両方

を適用した場合では、チャンネル当たりのファイバ入力パワーが-4 dBm から 10 dBm の広

いパワー領域において、2 dB 以上の高い Q 値改善が得られている。これは、非線形補償の

適用により、隣接クロストーク補償を用いたマルチキャリア光信号伝送の適用領域を、より

高いパワー領域にまで拡張可能であることを意味している。 

図 4.21 は、DBP の段数 N が 6 または 12 の場合における、非線形位相回転の比例係数γ

と 6 スパン伝送後の Q 値の関係を示している。チャンネル当たりのファイバ入力パワーは、

10 dBm である。γ = 0 は、非線形補償を適用していない場合に相当する。図より、クロス

トーク補償適用の有無によらず、非線形補償による Q 値改善はγ = 1 のときに最大となるこ

とがわかる。クロストーク補償を適用した場合と適用しない場合で、非線形補償による Q

値改善量にほとんど差はみられない。これは、適応 MIIMO 等化器を用いた隣接クロスト

ーク補償が、非線形補償の補償性能に影響を及ぼさないということを意味している。一方、

図 4.20: クロストーク補償および非線形補償による Q 値改善 
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γ = 0、すなわち非線形補償を適用しない場合の、隣接クロストーク補償による Q 値改善量

はおよそ 1.4 dB であり、この Q 値改善量はγ の値を変化させた場合でもほぼ一定である。

また、DBP の段数 N が 6 であっても、12 であっても、やはり Q 値改善量はおおよそ 1.4 dB

である。これは、非線形補償の適用に伴う DBP の非線形位相回転が、隣接クロストーク補

償の補償性能に影響を及ぼさないことを意味している。以上の結果より、適用 MIMO 等化

器を用いた隣接クロストーク補償と DBP を用いた非線形補償は、互いの補償性能に影響を

及ぼすことなく機能することが示された。これは、高密度マルチキャリア光信号伝送にお

いて、隣接クロストーク補償と非線形補償の両方を同時に適用することが可能であること

を意味する。 

 

4.6 まとめ 

 本章では、コヒーレント検波方式を用いた波長多重光伝送システムにおける高速広帯域の

高密度マルチキャリア光信号に対しても適用可能な隣接チャンネルクロストーク補償の実

図 4.21: クロストーク補償機能が非線形補償性能に与える影響 
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現を目指し、イントラダイン検波方式に適用可能な隣接クロストーク補償方式を提案した。

提案方式は、適応 MIMO 等化器を用いることで、従来のイントラダイン検波方式で実行し

ていた偏波分離、PMD 補償と、隣接クロストーク補償を同時に実行することが特長である。

本章では、128 Gb/s PDM-QPSK 信号を伝送するサブチャンネル 2 つから構成される 256 

Gb/s マルチキャリア光信号に対し、送受対向構成における提案方式のクロストーク補償性

能を評価した。サブチャンネル間の周波数間隔は 25 GHz であり、これは各サブチャンネル

のシンボルレートの 78%に相当する。この実験を通し、100 rad/ms の高速な偏波変動が発

生する環境や、35 ps という高い DGD を有する環境においても、正常に隣接クロストーク

補償が機能することを実証するとともに、クロストーク補償機能の適用が偏波分離や PMD

補償の性能に影響を与えないことを実証した。また、隣接クロストーク補償を正常に機能さ

せるためは、LO 間の光周波数間隔を 100 kHz の精度で制御する必要があることを示した。

続いて 480 km の SMF を用いた長距離 WDM 伝送実験を実施し、遅延補償機能を含む適応

MIMO 等化器による隣接クロストーク補償の長距離伝送系への適用性を評価した。非線形

光学効果や波長分散による光信号波形劣化が発生する環境においても、適応 MIMO 等化器

を用いた隣接クロストーク補償が正常に機能することを実証するとともに、送受対向構成に

おけるクロストーク補償と同等の Q 値改善効果が得られることを示した。 

 さらに本章では、隣接クロストーク補償と非線形補償の適合性を評価した。480 km の

WDM 伝送実験により、適応 MIMO 等化器を用いた隣接クロストーク補償と DBP を用いた

非線形補償が互いの補償性能に影響を及ぼすことなく機能すること実証し、高密度マルチキ

ャリア光信号伝送において隣接クロストーク補償と非線形補償の両補償技術を同時に適用

することが可能であることを示した。 
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第5章 波長多重光伝送システムにおける同一チ

ャンネルクロストークを考慮した光スイッチノ

ード設計技術 

5.1 研究の背景 

 インターネットトラヒックの急増に伴い、より高速かつ大容量な光伝送ネットワークの実

現が求められている。これを実現するためには、高速な光信号を光周波数領域においてより

高密度に多重し、伝送光ファイバの周波数利用効率を向上させなければならない。また一方

で、トラヒックの需要に応じてより柔軟に光伝送ネットワークを制御するために、ROADM

（ Reconfigurable Optical Add Drop Multiplexer ） シ ス テ ム や 、 OXC （ Optical 

Cross-Connect）システムといった光スイッチ機能を有する光伝送ネットワークが求められ

ている。そのようなネットワークでは、光ファイバ内で発生する信号品質劣化、すなわち伝

送路に起因する信号品質劣化のみならず、光スイッチノードにおいて発生する信号品質劣化

も考慮してシステム設計を行わなければならない。一般に光スイッチノードでは、光フィル

タリングや、他の光信号とのクロストークによって信号品質が劣化する。限られた光周波数

帯域内で、高速大容量、かつ高い機能性を実現するためには、より狭いチャンネル間隔で、

すなわちより高密度に、光信号を波長多重しなければならない。これは、光フィルタリング

やクロストークが信号品質劣化に対してより大きな影響を及ぼすことを意味する[5.1]。 

 光スイッチノード内では、チャンネル間およびチャンネル内クロストークが信号品質劣化

の主要因のひとつとなる。チャンネル間クロストーク（異チャンネルクロストーク）は注目

する光信号の光周波数とは異なる光周波数の光によって引き起こされるため、信号光と干渉

することはない。したがって、チャンネル間クロストークによって生じる信号のパワー変動

はわずかなものとなる[5.2]。一方、チャンネル内クロストーク（同一チャンネルクロストー

ク）は注目する光信号と同一の光周波数を有する光によって引き起こされるため、信号光と

干渉する性質を持つ。これにより、信号光のパワーが大きく変動するため、大きな信号品質

劣化が発生してしまう[5.2, 5.3]。この信号品質劣化により、光伝送ネットワークを構成する

光スイッチノード数が制限されることになる。 

 光スイッチネットワークでは、チャンネル内クロストークは他の経路から到来する光信号

の残存成分によって引き起こされるが[5.4 – 5.11]、本来であればこの残存成分は光スイッチ

ノード内の AWG（Arrayed Waveguide Grating）や ILF（Interleave Filter）、WSS

（Wavelength Selective Switch）といった波長選択フィルタによってブロックされなけれ
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ばならないものである[5.12 – 5.19]。一般に、ブロックしきれなかった光信号の残存成分は

広帯域なスペクトルを有するため、広帯域信号によって引き起こされるクロストークの影響

を定量的に解析することが重要となる。 

 本章では、光スイッチネットワークにおいて広帯域な光スペクトルを有するチャンネル内

クロストークが信号品質劣化に与える影響を分析し、広帯域光信号によって発生するチャン

ネル内クロストークと、それに起因した信号品質劣化の関係を解析的に導く。また、導かれ

た関係式が OXC システムを模擬した光スイッチネットワークに適用可能であることを、伝

送実験を通して実証するとともに、チャンネル内クロストークに起因した信号品質劣化を抑

圧するためには信号帯域全域で高い消光比が実現されている波長選択フィルタを用いる必

要があることを示す。実験では、信号帯域全域で高い消光比を実現している波長選択フィル

タを用いることで、44 Gb/s RZ-DQPSK（Return-to-Zero Differential-Quadrature-Phase- 

Shift-Keying）信号に対して、波長選択フィルタにより構成される 24 段の光スイッチノー

ドを、クロストークペナルティなしに伝送可能であることを実証する。また、理論解析から

導出した広帯域クロストークと信号品質劣化の関係式を用いた、チャンネル内クロストーク

を考慮した光スイッチノードの設計法を示す。 

 

5.2 光スイッチネットワークで発生するクロストーク 

 本節では、光スイッチネットワークで発生するチャンネル内クロストークについて説明す

る。図 5.1 に、リング構成の ROADM システムおよびメッシュ構成の OXC システムにおい

てチャンネル内クロストークが発生する様子を模式的に示す。Point-to-point 構成の光伝送

システムと異なり、リング構成やメッシュ構成の光伝送システムでは、一般的にネットワー

ク内に同一波長（同一チャンネル）の光信号が共存する状況が起こりうる。このような状況

では、ネットワークを構成する光スイッチノードの内部で、本来ならばブロックされるべき

光信号の残存成分に起因したチャンネル内クロストークが発生してしまう。 

図 5.2 は、ROADM システムにおける一般的な光スイッチノードの構成を示している。

ROADM システムでは、光スイッチノード内の光カプラによって光信号が分岐される。経路

のひとつは光スイッチノードの drop ポートに接続されており、もうひとつは波長スイッチ

へ接続されている。波長スイッチは左から到来する光信号をブロックするとともに、add ポ

ートから到来する光信号を合波する。この波長スイッチが信号帯域内全域で高い消光比を有

していない場合は、左から到来する光信号を完全にはブロックしきれないため、光信号のサ

イドバンド成分が残存成分として残ってしまう。この残存成分は波長スイッチ内で add ポー

トから到来する光信号と干渉してしまうため、チャンネル内クロストークとして信号品質に

甚大な影響を与えてしまう。 
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図 5.1: 波長多重光伝送システムを構成する光スイッチノード内部でチャンネル内

クロストーク（同一チャンネルクロストーク）が発生する様子 

図 5.2: ROADM システムを構成する光スイッチノードの内部構成 
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図 5.3: OXC システムを構成する光スイッチノードの内部構成 

図 5.4: 広帯域クロストークの元となる光信号の残存成分 
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 図 5.3 は、OXC システムにおける一般的な光スイッチノードの構成を示しており、光信

号は 1 段目の波長スイッチによって二つの経路へ分岐される。経路のひとつはポート 1 に接

続されており、もうひとつはポート 2 に接続されている。波長スイッチはポート 1 向けには

光信号をブロックする一方で、ポート 2 向けには信号を透過させる。このとき、この光スイ

ッチが信号帯域内全域で高い消光比を有していない場合は、ポート 1 向けの光信号を完全に

はブロックしきれないため、光信号のサイドバンド成分が残存成分として残ってしまう。こ

の残存成分は 2 段目の光スイッチ内で他の経路から到来する光信号と干渉してしまうため、

チャンネル内クロストークとして信号品質に甚大な影響を与えてしまう。 

 図 5.4 は、インターリーブフィルタの透過特性の例を示している。インターリーブフィル

タは、光スイッチノード内の波長スイッチとして使用される波長選択フィルタの一例として

考えることができる。実線と破線はそれぞれスルーポートとブロックポートの透過率を示し

ている。図に示されている信号スペクトルは、44 Gb/s RZ-DQPSK 信号の光スペクトルで

ある。図より、インターリーブフィルタは信号のキャリア周波数である 193.1 THz では高

い消光比を有している一方で、信号のサイドバンドに当たる周波数領域では高い消光比を有

していないことが確認できる。キャリア周波数における消光比がおよそ 40 dB であるのに対

し、サイドバンドに当たる周波数領域における消光比は 25 dB 程度であり、このインターリ

ーブフィルタが光信号のサイドバンド成分を十分に抑圧できないことを意味している。抑圧

しきれなかったサイドバンド成分は残存成分として光スイッチノード内でチャンネル内ク

ロストークを発生させ、信号品質を劣化させる要因となる。このように、広帯域なスペクト

ルを有する光信号が高密度に波長多重された光スイッチネットワークでは、光信号の残存成

分によってチャンネル内クロストークが発生する可能性があり、このチャンネル内クロスト

ークは信号帯域に相当する周波数広がりを有している。 

 

5.3 広帯域光信号によって生じるチャンネル内クロストーク 

 本節では、広帯域信号によって生じるチャンネル内クロストークが信号品質に与える影響

について、定量的な解析を行う。 

 

5.3.1 広帯域クロストークがパワー変動に与える影響 

前節で見た通り、同一チャンネルクロストークの元となる光信号の残存成分は、光スイッ

チノードを構成する波長スイッチの透過特性に起因して、光周波数領域に広帯域に分布する

形状となる。広帯域に分布した光信号は、フーリエ変換の関係を通じて、図 5.5 に示すよう

な異なる光周波数の線スペクトルを有する連続光が光周波数軸上に連続的に分布したもの
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とみなすことができる。このモデル化により、広帯域クロストークを光周波数軸上に連続的

に分布した各連続光と信号光との干渉の重ね合わせとして扱うことが可能となるため、広帯

域クロストークが重畳された信号光のパワーP を以下の式で表現することが可能となる

[5.20]。 

 

, = u] / 2Ivu]vuX cos�2V��] / �X�H & ∆yX�X ⋯�5.1� 
 

ここで、µsはクロストークが重畳される前の信号光パワーであり、µkは k 番目の連続光のパ

ワーである。また、ここでは信号光パワーは連続光のパワーより十分に大きいとしている（µs 

>> µk）。fsは信号光のキャリア周波数、fkは k 番目の連続光の光周波数である。∆φkは信号

光と k 番目の連続光との位相差である。右辺第二項が、広帯域クロストークに起因した信号

光のパワー変動に相当する。上式が示す通り、クロストークが重畳された光信号のパワーは

互いの光位相の関係に依存する[5.1, 5.21]。一般の光伝送システムでは、異なる光送信器か

ら送出される光信号はそれぞれの光送信器に具備されたレーザー光源から送出された連続

光に変調を施すことで生成されるものであるため、たとえ同一の光伝送システム内であって

も、光信号同士の光位相の関係は互いに無相関である。したがって、信号光と、それに重畳

される広帯域クロストークである光信号の残存成分の間においても、光位相の関係は互いに

ランダムなものと考えられる。また、光信号は伝送システム内を伝搬する過程において、光

ファイバ伝送路の有する波長分散や非線形光学効果、光スイッチノードの透過特性などに起

因して、様々な光位相の変化を被ることとなる。このような状況では、光信号の残存成分を

構成する各連続光は互いにインコヒーレント、すなわち互いの光位相に相関がないものと考

えることができるため、ひとつひとつの連続光が信号光に与えるパワー変動はインコヒーレ

ントに多重されると仮定できる。この仮定により、式(5.1)における和分の項は二乗和の平方

根として扱うことができ、広帯域クロストークが重畳された信号光パワーを以下のように表

すことができる。 

図 5.5: 連続光による広帯域クロストークのモデル化 
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u] / 2zIu]uXX ≤ , ≤ u] & 2zIu]uXX ⋯�5.2� 
実際は、広帯域クロストークを構成する連続光は周波数領域に連続的に分布しているため、

連続光間の光周波数間隔は微小量として扱うことが可能である。これに伴い、式(5.2)の和分

は積分として扱うことができる。 

zIu]uXX ≈ u]z|}�����			⋯ �5.3� 
}��� = u���u] 					⋯ �4.4� 

 

ここで、µ(f)は広帯域クロストークのスペクトルパワー密度である。これより、広帯域クロ

ストークに起因したパワー変動は近似的に以下のように表すことができる。 

 u]l1 / 2v}" "��n ≤ , ≤ u]l1 & 2v}" "��n			⋯ �5.5� 
 

ここでεtotalは、広帯域クロストークのパワーと、クロストークが重畳される前の信号光パワ

ーの比であり、以下の式で表される。 

}" "�� = |}�����			⋯ �5.6� 
 

 図 5.4 に示す通り、光スイッチネットワークで発生する広帯域クロストークは、他の光信

号のサイドバンドの残存成分に由来したものである。この残存サイドバンド成分は、本来で

あれば他の経路を伝送する光信号が波長スイッチのブロックポートを透過してきたもので

あり、波長スイッチのブロックポートが光信号を十分に抑圧することができない場合に生じ

るものである。一方、クロストークが重畳される前の光信号は、波長スイッチのスルーポー

トを透過してきたものである。したがって、式(5.4)におけるε(f)は、以下のように表すこと

ができる。 

 

}��� = �����'�� >X���� ����'"=p !�=�����					⋯ �5.7� 
 

ここで、S(f)は信号光のスペクトルパワー密度である。Fblock(f)と Fthrough(f)はそれぞれ波長ス

イッチのブロックポートとスルーポートの透過率である。ε(f)はクロストークのパワーと信



 

 88

号光のピークパワーの比で定義されるものである。式(5.7)における右辺の分母はスルーポー

トから到来する信号光の平均パワーであり、αは信号の duty 比である。µs が信号光の平均

パワーではなくピークパワーであるため、式(5.7)においてαが必要となる。例えば、duty 比

50%の RZ-DQPSK 信号の場合、αは 0.5 である。式(5.7)は、広帯域クロストークによって

引き起こされるパワー変動は、信号光スペクトルと波長スイッチの透過率によって決定され

ることを意味している。 

 

5.3.2 広帯域クロストークによる信号品質劣化 

 広帯域クロストークの影響を考慮した光伝送システム設計を行うためには、広帯域クロス

トークが信号品質に与える影響を定量的に解析することが重要である。これまでの研究では、

よりシンボル間距離の長い変調方式がより高いクロストーク耐力を有することが、実験を通

して確認されている[5.22 – 5.24]。本研究では、この特性を解析的に導出する。 

 図 5.6、図 5.7 に、OOK（On-Off Keying）信号と DPSK（Differential Phase Shift Keying）

信号のコンステレーションを示す。これらの図では、式(5.5)の P に対して平方根を取ること

で、信号を光電界として表現している。µs1/2εtotal1/2 が光電界におけるクロストークの振幅に

相当する。クロストークによる信号品質劣化、すなわちクロストークペナルティは、「クロ

ストークにより信号品質劣化が発生している状況において、クロストークが存在していない

状況と同等のビット誤り率（BER: Bit Error Rate）を実現するために必要な信号光パワー

の増分」と定義される[5.25]。このときの BER は、クロストークに伴うパワー変動やシン

ボル間距離に依存する。これは、コンステレーション上で同じシンボル間距離を維持するた

めに必要となる信号光パワーの増分が、クロストークペナルティに相当するものであること

を意味している。 

 OOK 信号の場合、信号光のピークパワーをµs とすると、クロストークが存在していない

状況におけるシンボル間距離はµs1/2となる。クロストークに伴うパワー変動が発生している

状況におけるシンボル間距離は、図 5.6 に示すようにµs1/2 – 2µs1/2εtotal1/2となる。クロストー

クが発生している状況においてシンボル間距離µs1/2 を実現する信号光パワーをµ’s と定義す

ると、以下の式が得られる。 

 

vu] = vu′]l1 / 2v}" "��n			⋯ �5.8� 
 

クロストークペナルティはµ’s/µsと表すことができるので、クロストークペナルティは 1/(1 – 

4εtotal1/2)となる。ここで、εtotal1/2は微小量であるとして、εtotal1/2の高次の項を無視している。

多段に接続された光スイッチノードにおいてクロストークの影響を受ける場合は、それぞれ
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のクロストークに起因したパワー変動がインコヒーレントに多重される形となるため、シン

ボル間距離はµs1/2 – 2µs1/2N1/2εtotal1/2となる。したがって、広帯域なスペクトルを有する光信

号の残存成分に起因したクロストークペナルティは dB 表記で以下のように表すことができ

る。 

 h = /10 logl1 / 4v�}" "��n			⋯ �5.9� 
 

ここで、N は光スイッチノードの数である。 

 次に、DPSK 信号に対してのクロストークペナルティを導出する。図 5.7 に示すように、

クロストークが発生していない状況における DPSK 信号に対するシンボル間距離は、2µs1/2

である。クロストークが発生している状況におけるシンボル間距離は、2(µs1/2 – µs1/2εtotal1/2)

である。クロストークが発生している状況下でシンボル間距離 2µs1/2を実現する信号光パワ

ーをµ’sとすると、以下の式が得られる。 

 

2vu] = 2vu′]l1 / v}" "��n			⋯ �5.10� 
 

これより、クロストークペナルティ p は以下の式で表すことができる。 

 h = /10 logl1 / 2v�}" "��n			⋯ �5.11� 
 

式(5.9)と式(5.11)を比較することで、DPSK 信号に対するクロストークペナルティと同じペ

ナルティを OOK 信号に対して実現するためには、6 dB 高い消光比が必要になることがわか

る。これは、OOK 信号よりも DPSK 信号の方がクロストークに対する耐力が 6 dB 高いこ

とを意味しており、OOK 信号が DPSK 信号と同じ BER を実現するためには、信号ピーク

パワーを 6 dB 向上させなければならないことに対応している。この結果は、これまでに報

告された実験結果とも整合している[5.22, 5.23]。 

 図 5.8 は、DQPSK 信号のコンステレーションを示している。クロストークが存在しない

場合におけるシンボル間距離はµs1/2(ejπ/4 – ej3π/4)であり、クロストークが存在する場合におけ

るシンボル間距離はµs1/2(ejπ/4 – ej3π/4)– 2µs1/2εtotal1/2 である。クロストークが存在する状況にお

いてシンボル間距離µs1/2(ejπ/4 – ej3π/4)を実現するために必要となる信号光パワーをµ’s と定義

すると、以下の式が得られる。 

 

vu]l�KL/� / �K-L/�n = vu′]l�KL/� / �K-L/� / 2v}" "��n			⋯ �5.12� 
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これより、クロストークペナルティは以下となる。 

 h = /10 logl1 / 2v2�}" "��n			⋯ �5.13� 
 

式(5.11)、式(5.13)より、DQPSK 信号は DPSK 信号よりもクロストークに対する耐力が低

いことが確認できる。この結果についても、これまでの報告された実験結果と整合したもの

となっている[5.24]。 

 

  

図 5.6: OOK 信号のコンステレーション 図 5.7: DPSK 信号のコンステレーション 

図 5.8: DQPSK 信号のコンステレーション 
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5.3.3 クロストークペナルティの周波数依存性 

 連続光によって引き起こされるクロストークペナルティの周波数依存性について、数値シ

ミュレーションを用いて評価を行う。シミュレーションでは、44 Gb/s RZ-DQPSK 信号並

びに、44 Gb/s NRZ-DQPSK 信号を用いる。信号光のピークパワーは-7 dBm、シンボルレ

ートは 22 Gbaud とする。連続光のパワーは-30 dBm、線幅は 10 MHz であり、受信器の 3 

dB 帯域は 15.4 GHz である。RZ-DQPSK と NRZ-DQPSK それぞれに対して、クロストー

クが発生していない状況において 10-12の BER となるように ASE（Amplified Spontaneous 

Emission）を付与する。図 5.9 に示すように、連続光の光周波数は信号光のキャリア周波数

とは異なるものとする。この系を用いて、連続光の光周波数がクロストークによる信号品質

劣化にどのような影響を与えるかを評価する。図 5.10 は、連続光の信号光に対する相対周

波数と、連続光によるクロストークに起因して生じる BER の関係を示している。図が示す

ように、シンボルレートよりも大きい相対周波数をもつ連続光は、ほとんどクロストークペ

ナルティを発生させない。このような連続光によって生じる信号パワー変動の周期は、信号

の変調周期よりも短いため、受信器に実装された電気フィルタによって除去される。一方、

光信号のシンボルレートよりも小さい相対周波数をもつ連続光は、クロストークペナルティ

を発生させる。これは、広帯域光信号によって生じるクロストークペナルティを評価するた

めには、光信号のキャリア周波数近傍の連続光のみならず、光信号のシンボルレートよりも

小さい相対周波数をもつ連続光すべての影響も考慮しなければならないことを意味する。し

たがって、式(4.6)、式(4.7)における積分範囲は、信号帯域と概ね等しいものとなる。この結

果より、光スイッチノードで発生する広帯域光信号に起因したクロストークを抑圧するため

図 5.9: 数値シミュレーションにおける光信号と連続光の関係 



 

 92

には、信号帯域全域において高い消光比を有する光スイッチを用いなければならないことが

わかる。 

 図 5.10 は、NRZ-DQPSK 信号は RZ-DQPSK 信号に比べてわずかにクロストークに対す

る耐力が高いことを示している。これは、NRZ-DQPSK 信号ではシンボル周期内でピーク

パワーが維持される一方で、RZ-DQPSK 信号では信号判定のタイミングでのみピークパワ

ーが実現されることに起因していると考えられる。連続光のパワーは時間的に一定である。

したがって、RZ-DQPSK 信号は NRZ-DQPSK 信号よりもクロストークの影響を受けやすい

といえる。 

 

5.4 伝送実験による解析の検証とシステム設計 

 本節では、伝送実験を通じて光スイッチノードで発生する広帯域クロストークに起因した

ペナルティを測定することで、前節で導出したクロストークペナルティを示す式(5.13）が

光スイッチネットワークに適用可能であることを確認する。 

 

5.4.1 実験構成 

図 5.11 に実験構成を、図 5.12 に OXC システムの模式図を示す。図 5.12 に示すように、

図 5.10: 連続光によるクロストークが信号品質に与える影響 
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OXC システムは複数の光スイッチノードから構成されており、光スイッチノードは 2 段に

配置された波長スイッチから構成されている。1 段目の波長スイッチでは光信号の方路が決

定され、2 段目の波長スイッチにおいて他の経路から到来する光信号と多重される。光信号

は 2 段目の波長スイッチを透過する際に、本来十分に抑圧されているべきである他の経路か

ら到来する光信号の残存成分と重畳されることで、広帯域クロストークの影響を受けること

図 5.11: 実験構成 

図 5.12: 実験で模擬する OXC システム 
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になる。最悪の場合、信号光は伝送中に透過するすべての光スイッチノードで広帯域クロス

トークの影響を受けることになる。同様の影響は、2 段の ILF から構成される系を用いて模

擬することができる。図 5.11 に示す実験系では、伝送路中に 2 段の ILF から構成される系

を挿入し、周回系を構築することで、複数の光スイッチノードから構成される OXC システ

ムを模擬している。前節で議論した通り、広帯域クロストークから受ける影響として、隣接

チャンネルからのクロストークよりもチャンネル内クロストークの方がより大きなペナル

ティを発生させる。したがって本実験では、他の経路から到来する同一チャンネルの信号、

つまり注目する光信号と同一のキャリア周波数をもつ光信号の残存成分に起因して発生す

る広帯域クロストークの影響を評価する。 

 実験で用いる光信号は、duty 比 50%の 44 Gb/s RZ-DQPSK 信号であり、キャリア周波数

は 189.9 THz である。2 段構成の ILF が光スイッチノードを模擬しており、ここで他の経

路から到来する光信号の残存成分によって広帯域クロストークが発生する。ILF の周波数間

隔は 50 GHz である。周回系により 24 ノードの光スイッチノードを透過する系を模擬して

いる。周回系は 2 台の EDFA（Erbium-Doped Fiber Amplifier）と 2 台の ILF、偏波コン

トローラ、20 km の SMF（Single-Mode Fiber）ならびに DCF（Dispersion Compensation 

Fiber）から構成されている。1 段目の ILF で偶数チャンネルの光信号と奇数チャンネルの

光信号を異なる経路に分波し、2 段目の ILF でそれらを合波する。光信号の残存成分に起因

する広帯域クロストークは 2 段目の ILF で発生し、これにより信号品質が劣化する。TDC

（Tunable Dispersion Compensator）は、DCF で補償しきれなかった残留分散による光信

号波形劣化を補償するために用いる。受信器では透過帯域 0.4 nm の光フィルタを用いて

ASE を除去する。MZI（Mach-Zehnder Interferometer）は RZ-DQPSK 信号の同相成分と

直交成分を分離するために使用する。分離されたそれぞれの信号成分は、平衡受光器

（Balanced Photo-Diode）によって検波される。 

図 5.13: 実験で使用する ILF の透過特性 
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 実験では、2 種類の異なる ILF を用いる。図 5.13 に、それぞれの ILF の透過特性を示す。

一つの ILF は消光比εtotalが-33.1 dB であるため、消光比の低い波長スイッチから構成され

た光スイッチノードを模擬する際に用いる。もう一つの ILF は消光比εtotalが-43.5 dB であ

るため、消光比の高い波長スイッチから構成された光スイッチノードを模擬する際に用いる。

ここで用いているεtotal は、RZ-DQPSK 信号の duty 比も考慮に入れた値である。低消光比

ILF の 3 dB 帯域幅は 48 GHz、高消光比 ILF の 3 dB 帯域幅は 44 GHz である。周回系内の

偏波コントローラを調整し、最悪偏波の場合に対してクロストークペナルティの評価を行っ

た。光信号に重畳するデータとして、15 段の疑似ランダム系列（PRBS: Pseudo Random 

Binary Sequence）を用いている。 

 

 

5.4.2 実験結果と解析式を用いたシステム設計 

図 5.14、図 5.15 に実験結果を示す。図 5.14 は、周回数と BER = 10-3におけるクロスト

ークペナルティの関係を示している。■ならびに◆のプロットが実験結果を示しており、実

線が式(5.13)から導出された理論曲線を示している。図が示す通り、理論曲線と実験結果は

よく一致しており、式(5.13)が OXC システムに適用可能であることが確認できる。また図

5.14 は、光スイッチネットワークにおけるクロストークペナルティが、通過する光スイッチ

ノード数の平方根に概ね比例することを示している。これらの結果から、広帯域クロストー

クがインコヒーレントな連続光から構成されているという仮定や、光スイッチノードを通過

するたびに付加されるクロストークに起因した信号パワー変動はインコヒーレントに多重

されるという仮定が、実際の光スイッチネットワークに対して成立することを確認した。 

クロストークペナルティが小さい領域に比べ、クロストークペナルティが大きい領域では

特に理論曲線と実験結果がよく一致している様子が確認できる。これは、クロストークペナ

ルティが小さい領域では、残留分散やフィルタリングによる軽微なペナルティが顕在化し、

クロストークペナルティのみを評価することが難しくなることに起因したものと考えられ

る。高い消光比を有する光スイッチノードを用いた場合は、周回数が 24 であっても、クロ

ストークペナルティは 0.5 dB 未満である。一方、低消光比の光スイッチノードを用いた場

合は、1.5 dB ものクロストークペナルティが発生する。 

図 5.15 は、消光比εtotal とクロストークペナルティの関係を示しており、プロットが実験

結果、実線が式(5.13)から導出された理論曲線を示している。ここで用いている消光比εtotal

は光スイッチノードの透過特性と光信号スペクトルから算出される値であるため、式(5.13)

を用いることで、要求されるシステム性能を満足するために求められる光スイッチノードの

消光比や透過特性を試算することが可能となる。例えば、24 ノード伝送において 1 dB 未満

のクロストークペナルティが求められるシステム設計の場合、要求されるシステム性能を満
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足するためには、消光比εtotalが-37 dB 未満である光スイッチノードを用いてシステムを構築

しなければならない。これは、同一チャンネルクロストークを考慮した光スイッチノード設

計に相当する。また、消光比εtotalが-37 dB の光スイッチノードを用いて 24 ノード伝送を想

定したシステムを構築する場合は、同一チャンネルクロストークに対して 1 dB のペナルテ

ィを割り当てなければならない。これは、同一チャンネルクロストークを考慮した光伝送シ

ステム設計に相当する。 

 

図 5.14: 通過ノード数とクロストークペナルティの関係 

図 5.15: 消光比とクロストークペナルティの関係 
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5.5 まとめ 

本章では、光スイッチネットワークにおいて同一チャンネルクロストークが信号品質に与

える影響についての分析を行い、光スイッチノードで発生する広帯域クロストークに起因し

たペナルティと光スイッチノードの消光比の関係を解析的に導出した。周回系を用いた伝送

実験により、導出した関係式が OXC システムに適用可能であることを実証した。また、信

号帯域全域で高い消光比を有する光スイッチを用いて光スイッチノードを構成することで、

24 周回の 44 Gb/s RZ-DQPSK 信号伝送においても、0.5 dB 未満の小さなクロストークペナ

ルティを実現できることを示した。また、解析的に導出した関係式を用いることで、同一チ

ャンネルクロストークが信号品質に与える影響を考慮した光スイッチノード設計および、光

伝送システム設計が可能であることを示した。 
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第6章 波長多重光伝送システムにおける偏波モ

ード分散を考慮した光ファイバ伝送路設計技術 

6.1 研究の背景 

データトラヒックの増大に対応するために、チャンネル当たりの伝送速度が 100 Gb/s 以

上の高速大容量光伝送システムの実現が必要となる。一方で、伝送速度の増大に伴い、光フ

ァイバ伝送路が有する分散に起因した波形広がりが信号品質劣化に与える影響が大きくな

る。光ファイバ伝送路が有する分散は主に二つあり、ひとつが波長分散（CD: Chromatic 

Dispersion）、もう一つが偏波モード分散（PMD: Polarization Mode Dispersion）である。

CD は光ファイバ伝送路の屈折率が波長依存性を有することに起因した分散であり、これに

より、波長によって光ファイバ中の伝搬速度に差が生じることとなる。一般に光信号は光周

波数領域に広がりを持ったスペクトル形状であるため、CD に起因して光信号を構成する波

長ごとに伝搬速度に差が生じ、結果として光波形が時間領域に広がってしまう[6.1]。PMD

は光ファイバ伝送路が複屈折を有することに起因した分散であり、これによって光信号を構

成する偏波成分間で光ファイバ中の伝送速度に差が生じることとなる。一般に光信号の偏波

状態（SOP: State of Polarization）は光ファイバ伝送路がもつ偏波軸（PSP: Principle State 

of Polarization）と一致していないため、PMD によって光信号を構成する 2 つの直交する

偏波成分間で伝搬速度に差が生じ、結果として光波形が時間領域に広がってしまう[6.2, 6.3]。 

分散に起因した信号品質劣化は、光波形広がりが時間的に隣接する光信号と干渉し、シン

ボル間干渉（ISI: Inter-Symbol Interference）が発生することで生じる。光信号の伝送速度

を向上するためには信号の変調速度を増大するアプローチが一般的であるが、変調速度を増

大させることで、光信号のパルス間隔に相当する変調周期は変調速度に反比例して小さくな

る。したがって、伝送信号が高速であるほど、分散に起因した波形広がりによって大きな信

号品質劣化が生じることとなる。また、光信号のスペクトル幅は変調速度に比例して大きく

なるため、CD に起因した波形広がりは変調速度に比例する。以上から、CD に起因した信

号品質劣化は変調速度の 2 乗に比例して大きくなり、PMD に起因した信号品質劣化は変調

速度に比例して大きくなることがわかる[6.3]。図 6.1 に CD および PMD によって発生する

波形広がりのイメージを、図 6.2 に伝送速度と変調周期の関係を示す。 

一般に、CD に起因した伝搬遅延差は PMD に起因した伝搬遅延差よりも大きく、信号品

質に与える影響も大きいが、光ファイバ伝送路が有する CD は時間的に変化せず、安定して

いるため、CD に起因した波形広がりは常に一定とみなすことができる。そのため、光ファ

イバ伝送路が有する CD と逆の波長分散特性を有する光学媒体を用いることで、CD に起因
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した波形広がりをもとに戻すことが可能である。商用で運用されている光伝送システムでは、

分散補償ファイバ（DCF: Dispersion Shifted Fiber）や可変分散補償器（TDC: Tunable 

Dispersion Compensator）によって CD に起因した光波形広がりを補償している[6.3]。一

方で、商用に敷設された光ファイバ伝送路が有する PMD は時間的に変化する性質を持つ

[6.4, 6.5]。また、上で見たように、PMD による波形広がりは光信号の SOP にも依存するた

め、光学媒体を用いて動的に補償することが極めて困難である。PMD が信号品質に与える

影響は、10 Gb/s 程度の光信号に対しては問題とならないが、100 Gb/s 以上の高速な光信号

に対してはその影響が顕著となり、伝送可能距離を制限する主要因となりうる。 

 

 

図 6.1: 波長分散および偏波モード分散に起因した光波形広がり 
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第１章で見たように、光伝送システムの大容量化を実現するためには伝送速度の向上が重

要である。しかし図 6.2 に示すように、伝送速度の向上は変調周期の減少に対応するため、

大容量化された光伝送システムでは PMD に起因した ISI によって信号品質が大きく劣化す

る恐れがある。大容量化された光伝送システムを、高い信頼性、安定性のもとで運用するた

めには、システムを構成する光ファイバ伝送路の PMD 考慮した、適切なシステム設計手法

を確立することが重要となる。本章では、光伝送システムが実現可能な信頼性と光ファイバ

伝送路が有する PMD の関係を明確化することで、システムが所望の信頼性を実現するため

に課せられる光ファイバ伝送路の PMD に対する条件や、与えられた光ファイバ伝送路を用

いて構成したシステムが実現可能な信頼性の値を定量的に導出するための光伝送システム

設計法を示す。 

 

6.2 光ファイバ伝送路の偏波モード分散 

100 Gb/s以上の高速な光信号伝送では光ファイバ伝送路が有するPMDの影響が顕著とな

り、伝送可能距離を制限する主要因となりうる。このような状況において、PMD に起因し

た波形劣化の補償を可能にする光伝送方式として、コヒーレント検波とデジタル信号処理を

図 6.2: 伝送速度と変調周期の関係 



 

 103

組み合わせた、デジタルコヒーレント光伝送方式が注目されている[4.1 – 4.15]。デジタルコ

ヒーレントシステムはコヒーレント検波した光信号データに対してデジタル信号処理を適

用することで PMD に起因した波形劣化の補償を可能とする。これによりデジタルコヒーレ

ントシステムは高い PMD 耐力を有するが、補償可能な PMD 量はデジタル信号処理の回路

規模に依存するため、実装上の実現性を考慮すると、補償可能な PMD 量は限定的であると

いえる[6.6]。したがって、PMD に起因した波形劣化を部分的に補償することが可能なデ

ジタルコヒーレントシステムにおいても、そのシステム設計においてシステムが許容可能な

PMD 量を規定することは極めて重要である。 

PMD を解析的に表現する手法として、Stokes ベクトルを用いた方法が知られている[6.2, 

6.7]。図 6.3 に、PMD を Stokes ベクトルによって表現したイメージを示す。図に示した 3

次元実ベクトル空間はStokes空間と呼ばる。その基底S1, S2, S3はそれぞれ、水平直線偏波、

45 度直線偏波、右回り円偏波に対応しており、任意の偏波状態は、水平直線偏波、45 度直

線偏波、右回り円偏波の線形結合で記述することができる。S1, S2, S3はそれぞれ Jones 行

列を用いて以下のように表現することができ、これらの行列は Pauli 行列と呼ばれる。 

 

�� = �1 00 /1� , �) = �0 11 0� , �- = O0 /UU 0 Q			⋯ �6.1� 
 

PMD ベクトルの大きさは直交する二つの偏波間の伝搬遅延差（DGD: Differential Group 

Delay）を、ベクトルの向きは PMD を有する光学媒体の PSP の slow 軸を示す。光伝送シ

図 6.3: Stokes ベクトルを用いた PMD の表現 
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ステムにおいては、PMD を有する光学媒体は主として光ファイバ伝送路であるので、以下

では光ファイバ伝送路が有する PMD について議論する。 

光ファイバ伝送路の PMD は一般に複雑な波長依存性を有しており、その波長依存性に起

因して 2 次 PMD（SOPMD: Second Order PMD）を有する。PMD が波長依存性を有して

いるため、PMD の大きさに相当する DGD も波長依存性を有する[6.8 – 6.12]。図 6.4 に、

フィールド環境に敷設された光ファイバ伝送路の DGD と SOPMD の波長依存性を示す。図

から、敷設ファイバの DGD および SOPMD は非常に複雑な波長依存性を有していることが

見て取れる。デジタルコヒーレントシステムで用いられる代表的な伝送信号である 128 Gb/s 

図 6.4: DGD と SOPMD の波長依存性 

図 6.5: DGD の経時変化 
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PDM-QPSK 信号のスペクトル帯域幅はおよそ 0.4 nm であるため、DGD の値は光信号帯域

内で一定でないことがわかる。これより、光信号は DGD のみならず、SOPMD からも影響

を受けることが想定される。また、PMD は波長領域と時間領域の間にエルゴード性を有し

ていることが知られており、波長領域に対する統計的性質と時間領域に対する統計的性質を

同一視することが可能である[6.4, 6.13]。これは、各波長における PMD およびその大きさ

である DGD が時間変化することを意味する[6.5, 6.14]。図 6.5 に、DGD の経時変化を示す。

図には、異なる時刻に測定した DGD 値をプロットしている。30 分程度であれば、ピークの

位置が変化するなどの大きな変動は見らない。しかし、変化は非常にゆっくりであるものの、

明らかな時間変動が存在していることが見て取れる。また、変化は波長方向に対する平行移

動などの規則的な変化ではなく、各波長において独立に変化している。このように、特定の

波長における DGD 値はランダムに時間変化してしまうため、光ファイバ伝送路の PMD 特

性を表す指標として DGD を用いるのは不適切であるといえる。一方で、各波長における

DGD に対して波長平均をとった値は、時間的に変化しないことが知られている[6.2]。図 6.6

に、平均 DGD 値の経時変化を示す。図が示すように、約 3 時間にわたって系の平均 DGD

値はほとんど変化することがなく、その変化は±1ps 未満という微小なものである。平均

DGD 値は時間変化しないパラメータであるため、光ファイバ伝送路の PMD の特徴を表す

指標として用いるのに適しており、システム設計においても重要な役割を果たす。 

 

6.3 システム不稼働率の算出 

解析的な検討に基づき、波長領域に対する DGD の発生頻度は Maxwell 分布に従うこと

図 6.6: 平均 DGD 値の経時変化 
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が知られている。したがって、PMD のエルゴード性を介して、ある波長においてある DGD

値が発生する確率 T(DGD)は、DGD の平均値（b�b������）をパラメータとして以下の式で表さ

れる[6.2, 6.15 – 6.17]。 

 

Z�b�b� = 32b�b)
V)b�b������- exp �/ 4b�b)

Vb�b������)�			⋯ �6.2� 
 

波長領域に対する SOPMD の発生頻度も同様に、解析的な検討に基づき tanh-sech 分布に

従うことが知られており、エルゴード性を介することで、ある波長においてある SOPMD

値が発生する確率 S(SOPMD)は、DGD の平均値をパラメータとして以下の式で表される

[6.2, 6.15 – 6.17]。 

 

����,�b� = 32��,�bVb�b������� tanh O4��,�bb�b������) Q sech O4��,�bb�b������) Q			⋯ �6.3� 
 

ここから、あるDGD値やSOPMD値よりも大きいDGDやSOPMDが発生する確率（outage

確率）を定義することができる。DGD に対する outage 確率 OTと、SOPMD に対する outage

確率 OSは、以下の式として解析的に記述することが可能である。 

 

���b�b� = | Z�H��H�
��� 			⋯ �6.4� 

�����,�b� = | ��i��i�
�tB�� 			⋯ �6.5� 

 

式(6.2)、式(6.3)からわかるように、DGD や SOPMD の統計的性質は、DGD の平均値のみ

によって決定される。したがって、DGD と SOPMD に対する outage 確率も、光ファイバ

伝送路の平均 DGD 値のみによって決定することが可能である。 

デジタルコヒーレントシステムにおいても信号品質劣化を伴わずに補償可能なPMD量は

限定的であるため、PMD を考慮したシステム設計を行うためには、システムが許容可能な

DGD 値や SOPMD 値の上限を規定しなければならない。上記のように、ある波長において

発生する DGD や SOPMD の値は確率的に記述されるものであるため、PMD を考慮したシ

ステム設計を行う際には、決定論に基づくシステム設計ではなく、outage 確率を用いた確

率論に基づくシステム設計が必要となる。光信号は DGD と SOPMD の両方から影響を受け

るため、PMD を考慮したシステム設計を行うためには、図 6.7 に示すように、DGD の outage

確率と SOPMD の outage 確率の両方を考慮した設計を行わなければならない。システムが
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正常に稼働する領域を領域 A とすると、システムが正常に稼働しない確率、すなわちシステ

ム不稼働率は、領域 A の外側の DGD 値、SOPMD 値が発生する確率（TOP: Total Outage 

Probability）で表すことができる。領域 A の上側が発生する確率は OS、領域 A の右側が発

生する確率は OTであるので、TOP は以下のように表すことができる。 

 Z�,�b�b, ��,�b�
= ���b�b� & �����,�b� / | �H�

��� | �i�
�tB�� �,b'�H, i�			⋯		�6.6� 

 

右辺第 3 項は領域 B の発生確率を表しており、JPDF は DGD と SOPMD の同時発生確率

密度（JPDF: Joint Probability Density Function）である。右辺第 1 項と第 2 項の和によ

って領域 B の発生確率が二重にカウントされてしまうため、右辺第 3 項により領域 B の発

生確率を差し引かなければならない。TOP の値を求めるためには領域 B の発生確率を求め

なければならず、領域 B の発生確率を求めるためには、JPDF を定式化しなければなならい。 

SOPMD は DGD の波長依存性に相当する物理量であるため、DGD と SOPMD は互いに

相関をもった量となり、その発生確率は独立した確率分布とならない。図 6.8 に、フィール

ド敷設ファイバの、様々な波長における DGD と SOPMD の測定値をプロットしたグラフを

示す。図より、DGD と SOPMD の間には正の相関があり、無相関ではないことが確認でき

図 6.7: DGD および SOPMD の発生確率とシステム不稼働率 
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る。これはすなわち、DGD と SOPMD の同時発生確率は、DGD の発生確率 T(DGD)と

SOPMD の発生確率 S(SOPMD)の単純な積の形で表すことができないことを意味する。 

DGDと SOPMDの同時発生確率を表す JPDFは解析的に記述することができないことが

知られているため[6.2, 6.17 – 6.22]、ここでは近似式を用いて評価を行う。JPDF の近似式

として以下の式が知られており、この式は指数の誤差として±0.2 の精度で正しいことが確

認されている[6.23]。 

 �,b'��, �� = 10g����� g¡�¢� 			⋯ �6.7� 
 

� = b�bb�b������ , � = ��,�bb�b������) 			⋯ �6.8� 
 

上式は、0 < x < 5.5, 0 < y < 11 の領域において成り立つ近似式であり、Bx, By, W は以下で

表現されるベクトルおよび行列である。 

 

�¢��� =
£
¤¤¥
�0.05 & ���.)1��)�-10 ¦

§§̈ , ����� =
£
¤¤
¤¥
��©����1��)�-100¦

§§
§̈			⋯ �6.9� 

ª =
£
¤¤¥
/6.8441310.7254/13.07915.87094/0.9128593.97736

7.26557/17.291621.067548/13.27081.53578/6.91356

/3.751613.79351/4.338935.65587/0.7988223.69591

1.52517/0.8867570.208947/1.318610.230175/1.13612

/2.055421.03959/0.6573331.13062/0.2188311.12773 ¦
§§̈			⋯ �6.10� 

 

ここでは、近似式(6.7)の精度を維持するため、式(6.10)を有効数字 6 桁で記載している。 

式(6.7)によって得られる確率分布を、図 6.9 に示す。ここでは、平均 DGD 値を 1 に規格

化している。図は、ある DGD と SOPMD が同時に発生する確率密度を示しており、例えば

領域 A の発生確率は、領域 A 内の確率密度を積分することによって算出することができる。

式(6.7)を用いることで、TOP、すなわち領域 A の外側の DGD および SOPMD が発生する

確率と、領域 B の発生確率を比較することができる。表 6.1 に、TOP と領域 B の発生確率

の比較を示す。表が示すように、領域 B の発生確率は、TOP に比べて 2 桁から 4 桁も小さ

い値であることがわかる。これはすなわち、TOP を算出するための式である式(6.6)におい
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て、右辺第 3 項による寄与が無視できるほど小さいことを意味している。これにより、TOP

を算出するための式を以下のように簡略化することができる。 

 Z�,�b�b, ��,�b� ≈ ���b�b� & �����,�b�	⋯		�6.11� 
 

右辺第 1 項と第 2 項は、式(6,2)から式(6.5)を用いて解析的に記述することができるので、シ

ステムの不稼働率を表す TOP を解析的に記述することが可能となる。また、OTや OSは、

光伝送システムを構成する光ファイバ伝送路の平均 DGD値と、システムが許容可能なDGD

値、SOPMD 値のみで決定することが可能な値であるので、光ファイバ伝送路の平均 DGD

値と、システムが許容可能な DGD 値、SOPMD 値を与えることで、システムの信頼性に相

当するシステム不稼働率を解析的に算出することができる。 

図 6.8: DGD と SOPMD の相関 

表 6.1: TOP と領域 B の発生確率の比較 
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6.4 PMD 耐力評価に基づく光ファイバ伝送路設計 

本節では、フィールド環境に構築したデジタルコヒーレントシステムの PMD 耐力を評価

し、システムが所望の信頼性を実現するために必要となる光ファイバ伝送路の PMD に対す

る条件を、式(6.11)を用いて明確化する。 

 

6.4.1 フィールド敷設ファイバを用いた PMD 耐力評価系 

デジタルコヒーレントシステムの PMD 耐力を評価し、システムが許容可能な DGD 値、

SOPMD 値を明確化するため、大きな PMD を有するフィールドテストベッドを構築した。

図 6.10 に、フィールド環境に構築した PMD 耐力評価系の構成を示す。評価系は、拠点 A

図 6.9: DGD と SOPMD の同時発生確率密度分布 
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と拠点 B を結ぶ 48.4 km の分散シフトファイバ（DSF: Dispersion-Shifted Fiber）から構

成される 14 スパンの光ファイバ伝送路を用いて構築されている。スパン損失は 12.8dB か

ら 14.5 dB であり、総伝送距離は 677 km である。波長分散は L 帯内において 1634 ps/nm

から 2653 ps/nm であり、平均 DGD 値は 36.6 ps である。受信側で光雑音（ASE: Amplified 

Spontaneous Emission）を付加することで着信 OSNR（Optical Signal-to-Noise Ratio）を

19 dB としている。系の DGD と SOPMD の測定には、多中継分散測定法を用いた[6.24]。

デジタルコヒーレントシステムで広く用いらている冗長度 20%の軟判定誤り訂正符号

（SD-FEC: Soft Decision Forwad Error Correction）を想定し、128 Gb/s 偏波多重 QPSK

（Quadrature Phase Shift Keying）信号に対する PMD 耐力評価を行った。光源線幅は 100 

kHz、受信側のデジタル信号処理（DSP: Digital Signal Processing）には適応 FIR（Finite 

Impulse Response）フィルタを用いており、タップ数は T/2 間隔で 13 タップである。受信

器でコヒーレント検波された信号は、DSP によって波長分散に起因した波形劣化が補償さ

れたうえで、適応 FIR フィルタによって偏波分離と PMD に起因した波形劣化補償が同時に

実行される。 

 

6.4.2 評価系の PMD 特性 

図 6.11 に、評価系のDGD を測定した結果を示す。測定波長は 1579 nm から 1599 nm で、

0.005 nm 間隔で 4000 点のデータを取得している。図の横軸は DGD の値、縦軸は 4000 点

のうち何点がその DGD 値であったか、すなわち DGD の発生頻度を示している。棒線が実

測値を、実線が式(6.2)から求めた理論値を示している。理論値の算出には、平均 DGD 値 36.6 

ps を用いている。図が示すように、実測値と理論値が非常によく一致していることが確認

できる。これは、実際のフィールド環境に敷設された光ファイバ伝送路から構成された系に

図 6.10: PMD 耐力評価系 
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対してであっても、系の平均 DGD 値を測定することで、その系における DGD の発生確率

を式(6.2)から算定することが可能であることを意味する。 

図 6.12 に、評価系の SOPMD を測定した結果を示す。測定波長および測定間隔は図 6.11

と同様である。棒線が実測値を、実線が式(6.3)から求めた理論値を示している。理論値の算

出には、DGD の場合と同様に平均 DGD 値 36.6 ps を用いている。図が示すように、SOPMD

に対しても、実測値と理論値が非常によく一致していることが確認できる。これは、実際の

図 6.11: DGD の発生確率分布 

図 6.12: SOPMD の発生確率分布 
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フィールド環境に敷設された光ファイバ伝送路から構成された系に対してであっても、系の

平均 DGD 値を測定することで、その系における SOPMD の発生確率を式(6.3)から算定する

ことが可能であることを意味する。また、測定結果から得られた SOPMD の平均値は 740 ps2

である。一方、理論的な解析から、SOPMD の平均値と DGD の平均値は以下の関係となる

ことが知られている[6.2]。この関係式を用いて系の平均 DGD 値から算出される平均

SOPMD 値は 777 ps2であり、実測値である 740 ps2との差はわずか 5%未満である。 

 

��,�b���������� = O2�V Qb�b������) 			⋯ �6.12� 
� = 12| H sech H �H�


			⋯ �6.13� 

 

ここで、G は Catalan 定数であり、その値はおよそ 0.92 である。以上の結果から、実フィ

ールド環境に対してであっても、系の平均 DGD 値のみで系の PMD 特性を記述することが

可能であり、平均 DGD 値のみを測定しておけば、系の DGD および SOPMD の発生確率を

算出することが可能であることがわかった。 

図 6.5、図 6.6 で見たように、各波長における DGD の値は経時変化する一方で、その波

長平均である平均 DGD 値は経時変化しない。また、式(6.2)、式(6.3)で見たように、DGD

や SOPMD の統計的な性質は平均 DGD 値のみで決定される。したがって、一度光ファイバ

伝送路の平均 DGD 値を測定しておけば、この値に基づいてシステム設計を行うことが可能

となる。さらに Maxwewll 分布の性質から、系全体の平均 DGD 値と各スパンの平均 DGD

値には以下の関係が成り立つため[6.2, 6.25, 6.26]、運用者はあらかじめ各スパンの光ファイ

バ伝送路の平均 DGD 値を測定しておくだけで、システム設計を行うことができる。 

 

b�b������) = 83VIb�b«�������)
$ 			⋯ �6.14� 

 

ここで、b�b«������� はスパン i における DGD の平均値である。 

 

6.4.3 128Gb/s 偏波多重 QPSK 信号の PMD 耐力 

図 6.10 に示した系を用いて 128 Gb/s 偏波多重 QPSK 信号の PMD 耐力を評価した結果

を、図 6.13 に示す。この測定では、送信側に設置した偏波スクランブラによっておよそ 150 

rad/ms の偏波回転を与えることで、系の PSP と光信号の偏波状態との関係をランダム化し



 

 114 

ている。グラフの横軸は DGD の値を、縦軸はその時の SOPMD の値を示しており、DGD

およびSOPMDによるQ値ペナルティが 1 dB未満のものを青色のプロット、1 dB以上 5 dB

未満のものを黄色のプロット、5 dB 以上のものを赤色のプロットで表している。図が示す

ように、DGD の値が大きい領域では、SOPMD の値が小さい場合であっても、大きな信号

品質劣化が発生していることがわかる。また、DGD の値が小さい領域では、SOPMD の値

が大きい場合であっても、信号品質劣化がほとんど発生していない。一方で、DGD が大き

い領域では、SOPMD の値が大きいほど、より大きな信号品質劣化が発生している。 

光伝送システムが PMD に対して許容できる信号品質劣化を仮に 1 dB とすると、本評価

結果から、システムが許容可能な DGD の値は 80 ps、SOPMD の値は 2400 ps2であること

がわかる。この結果をもとに、128 Gb/s 偏波多重 QSPK 信号を伝送する光伝送システムが

許容可能な平均DGD値を算出する。式(6.11)は、システムが許容可能なDGDおよびSOPMD

の値と、システム不稼働率に相当する TOP の関係を与える式となっており、運用者が実現

したい所望のシステム不稼働率を与えることで、そのシステムが許容可能な系の平均 DGD

値を得ることができる。以下では、一般的な不稼働率の指標として、TOP = 3×10-9を用い

ることとする。この値は、システムを 10 年間稼働させた際に、不稼働となる時間が 1 秒未

満であるような信頼性に相当する。 

表 6.2 に、系の平均 DGD 値と、システム不稼働率が 3×10-9の範囲内で発生しうる最大

の DGD 値、SOPMD 値の関係を示す。この表は、式(6.11)をもとに作成している。今、シ

ステムが許容可能な DGD および SOPMD の最大値は、それぞれ 80 ps、2400 ps2である。

したがって表 6.2 から、平均 DGD 値が 20 ps 以上の系に対しては、所望のシステム不稼働

率である 3×10-9を実現することができないことがわかる。図 6.14 に、式(6.11)を用いて算

図 6.13: PMD 耐力評価結果 
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出した、TOP = 3×10-9 における平均 DGD 値と、そのとき発生しうる最大の DGD 値、

SOPMD 値の関係を示す。この図が示すように、平均 DGD が 19 ps 以下の系に対してであ

れば、3×10-9以下の不稼働率でシステムを運用することが可能となる。このように、PMD

を考慮した確率論に基づいた伝送システム設計を行うことにより、適用を考えている光伝送

システムが所望の信頼性を実現するために光ファイバ伝送路に課せられる条件（システムが

許容可能な平均 DGD 値）を、明確化することが可能となる。 

表 6.2: 平均 DGD と最大 DGD および最大 SOPMD の関係 

図 6.14: 平均 DGD と最大 DGD および最大 SOPMD の関係 
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また逆に、図 6.14 から、与えられた伝送系で所望の不稼働率を実現するために光伝送方

式に求められる PMD 耐力を導くことも可能である。例えば、平均 DGD 値が 35 ps の伝送

系に対して不稼働率が 3×10-9以下となる光伝送システムを実現するためには、およそ 150 

ps の DGD と、およそ 7500 ps2の SOPMD が同時に発生した場合であっても、信号品質が

劣化しないような光伝送方式が必要となる。このように、PMD を考慮した確率論に基づく

光伝送システム設計を行うことにより、所望の系で所望の信頼性を実現するために必要とな

る光伝送方式のスペックを明確化することが可能となる。 

式(6.2)と式(6.4)、式(6.3)と式(6.5)、および式(6.11)から、平均 DGD 値と、ある TOP を想

表 6.3: TOP と係数の関係 

図 6.15: TOP と係数の関係 
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定した際に発生しうる DGD および SOPMD の最大値の関係が以下の式として得られる。 

 b�b¬�¢ = ��Z�,�b�b������,				��,�b¬�¢ = �Z�,�b�b������) 			⋯ �6.15� 
 

ここで、f (TOP)および g (TOP)は TOP によって決まる係数であり、代表的な TOP に対し

ては、表 6.3 に示す値をとなる。図 6.15 に、TOP と係数 f (TOP)および g (TOP)の関係を示

す。この関係式を用いることで、任意の TOP に対して、図 6.14 に相当するグラフを作成す

ることが可能となる。このグラフを用いることで、平均 DGD 値と、そのときに所望の不稼

働率の範囲内で発生しうる DGD および SOPMD の最大値を導くことができる。つまり、光

伝送方式の PMD 耐力（許容可能な DGD 値および SOPMD 値）がわかっていれば、任意の

TOP に対してシステムが許容可能な系の PMD 特性（許容可能な平均 DGD 値）を明確化す

ることが可能となる。例えば、運用者が不稼働率 1×10-13という非常に高信頼なシステムを

実現したいと考えた場合、図 6.15 を用いることで、このときの DGD 係数および SOPMD

係数がそれぞ 5.0 と 8.6 であることがわかる。これらの係数を用いることで、式(6.15)から、

平均 DGD 値と、不稼働率 1×10-13の範囲内で発生しうる最大の DGD および SOPMD の値

との関係として、図 6.16 が得られる。例えば光伝送システムの PMD 耐力、すなわち信号

品質劣化なく伝送可能な DGD 値および SOPMD 値がそれぞれ 80 ps と 2100 ps2であった

場合、図 6.16 より、平均 DGD 値が 16 ps 以下であるような光ファイバ伝送路であれば、1

×10-13以下の不稼働率を実現することが可能となる。これは、所望の信頼性を実現するため

図 6.16: TOP=10-13における平均 DGD と最大 DGD および最大 SOPMD の関係 
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に課せられる光ファイバ伝送路の条件を定量的に明確化したことに相当しており、このよう

な方法で PMD を考慮した光伝送システム設計を行うことで、システムの適用可否判断や、

所望の系に対して所望の信頼性を実現するために必要となる光伝送システムのスペックを

設計することが可能となる。 

 

6.5 まとめ 

本章では、光伝送システムにおいて偏波モード分散（PMD）が光信号品質に与える影響

と、光ファイバ伝送路の PMD がもつ統計的性質について考察したうえで、光伝送システム

の信頼性指標である TOP の具体的な算出方法を示した。また、デジタルコヒーレントシス

テムの代表的な伝送方式である 128 Gb/s 偏波多重 QPSK 信号伝送方式に対する PMD 耐力

評価を実施し、128 Gb/s 偏波多重 QPSK 信号伝送方式が許容可能な DGD 値、SOPMD 値

がそれぞれ 80 ps、2400 ps2であることを、フィールドテストベッドを用いた伝送実験によ

り明確化した。さらにこの評価結果に基づき、光ファイバ伝送路の平均 DGD 値が 19 ps 以

下であれば 3×10-9以下のシステム不稼働率を、平均 DGD 値が 16 ps 以下であれば 1×10-13

以下のシステム不稼働率を実現することが可能であることを示した。また、この手法を用い

ることで、所望の系に対して所望の不稼働率を実現するための光伝送システム設計が可能で

あることを示した。 
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第7章 トラヒック変動に応じた波長パス増減設

技術 

7.1 研究の背景 

 インターネットを用いた情報通信基盤の拡大および浸透により、データトラヒックは顕著

な成長を続けている[7.1]。特に、多くの ISP（Internet Service Provider）の接続点となっ

ている IX（Internet Exchange）や ISP のバックボーンネットワークでは膨大な量のデータ

トラヒックが流通しており、ネットワーク設備費用の観点から、このようなネットワークで

はネットワークリソースを有効に利用することが重要となる。現状の IX は、主に大容量の

レイヤ 2（L2: Layer 2）スイッチを用いた L2 ネットワークによって構築されており、ISP

のバックボーンネットワークはルータを用いたレイヤ 3（L3: Layer 3）ネットワークによっ

て構成されている[7.2]。一方で、今後も続くであろうデータトラヒックの増大を考慮すると、

L2 ネットワークや L3 ネットワークよりも大容量のトラヒックを収容することが可能な、波

長パスネットワークを適用するという方法が考えられる。また、インターネットトラヒック

やモバイルトラヒックなどの大容量トラヒックを収容する波長多重光伝送システムにおい

ても、システムの高機能化に伴い、リング構成やメッシュ構成のネットワークトポロジをも

つシステムが実用化され、波長パスネットワークとして運用されている[7.12 – 7.14]。 

波長パスネットワークが伝送する通信トラヒックは一般に、社会活動に伴った時間変動を

示す[7.1, 7.3]。図 7.1 に示すように、通信トラヒックはその性質によって異なる変動特性を

示すことが想定されるため、トラヒックの変動に応じた波長パス増減設を行うことで、ネッ

トワークリソース、すなわち波長パスリソースを有効に利用することが可能となる。このよ

うな状況のもと、動的な波長パス増減設を実現する技術が盛んに検討されている[7.4 – 7.6]。

これらの技術は、波長パスに収容されているトラヒック量をモニタすることで、トラヒック

量の変化に応じた動的な波長パス増減設を行う。トラヒック量の変化に応じて波長パスの増

減設を判断する具体的な方法として、統計的な情報に基づいて増減設を判断する方式が提案

されている[7.6]。この方式は、これまで取得した過去 n 回分のトラヒックモニタ値のうち、

特定の回数があらかじめ規定された閾値を超過した場合に増設し、特定の回数があらかじめ

規定された閾値を下回った場合に減設を行う方式となっている。トラヒックの変動特性に応

じた最適な n の値を用いることで、トラヒックの短期的なランダム変動に影響されることな

く、非ランダムな長期変動にのみ追従するパス増減設を実現する。しかし、実際のデータト

ラヒックの長期変動特性は刻一刻と時間変化するため、たとえ最適な n の値を用いたとして

も、図 7.2 に示すような不必要な増設や誤った減設を行ってしまうことがありえる。波長パ
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スを含む一般的なパス増減設は、その完了までに通常数秒から数分の時間を要するものであ

るため、不必要なパス増設はネットワークリソースの効率的な運用を妨げるだけでなく、ネ

ットワーク制御の不安定化や管理・運用の煩雑化につながる。また、誤った減設はパケット

ロスにつながるため、ネットワークの信頼性を低減する要因となりうる。したがって、より

高信頼なパス増減設を実現するためには、時間的に変化するデータトラヒックの変動特性に

対して動的に対応可能なパス増減設判断方法が必要となる。 

 本章では、適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断法を提案する。トラヒック量の

時系列データに対して適応デジタルフィルタ処理を適用することで、トラヒックの変動特性

を動的に抽出し、非ランダムな変動に応じたパス増減設判断を実現する。数値シミュレーシ

ョンにより IX を流通する実トラヒックデータに対する提案方式の適用性を実証するととも

に、原理確認実験により提案方式の実現性を示す。 

 

図 7.2: 不適切なパス増減設と理想的なパス増減設 

図 7.1: 波長パスネットワークを流れる通信トラヒック 
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7.2 インターネットトラヒックの特徴 

図 7.3 に実際の IX で流通されているデータトラヒック量の時間推移を、図 7.4 にそのパ

ワースペクトルを示す。図 7.3 に示すように、IX で流通されているデータトラヒックは、時

間オーダーで変動する長期変動成分と秒オーダーで変動する短期変動成分で構成されてい

る。図 7.3 に示されるデータトラヒックの時間推移から長期変動成分を除去したもの、すな

わち短期変動成分のみの時間推移を、図 7.5 に示す。また、図 7.5 の点線の範囲内の時間推

移データに対するヒストグラムを図 7.6 に、パワースペクトルを図 7.7 に示す。図 7.6 より、

短期変動成分のヒストグラムはガウス分布となっていることが確認できる。さらに図 7.7 よ

り、短期変動成分のスペクトル形状は平坦であり、白色雑音のスペクトル特性と同様である

ことが確認できる。したがって、トラヒック量の時間推移から長期変動成分を除去したもの、

すなわち短期変動成分は、ランダムに変動する成分であり、白色ガウス雑音とみなすことが

できるといえる。一般に、インターネットトラヒックは自己相似形を用いてモデル化される

[7.7]。しかし、IX などのリンク容量に対してトラヒックがひっ迫しておらず、輻輳が発生

していないネットワークに対しては、よく知られたポワソン着呼のモデルが適用可能である

[7.8]。そのため、IX で流通されているトラヒックは、長期的な変動にガウス分布に従うラ

ンダムな短期変動成分が重畳された形の変動を示すものと考えらえる。 

図 7.8 に、データトラヒックをランダムな短期変動成分と非ランダムな長期変動成分に分

解した様子を表す模式図を示す。このような特性を有するトラヒックに対しては、低域透過

フィルタ（LPF: Low Pass Filter）を用いることで効果的に長期変動成分のみを抽出するこ

とが可能である。しかし一方で、図 7.9 に示すように、トラヒックの長期変動特性は 1 日の

中でも時間帯によっては緩やかに変化することもあれば、急峻に変化することもある。例え

ば、適切でないカットオフ周波数を有する LPF をデータトラヒックの時系列データに適用

図 7.3: トラヒックの時間推移 図 7.4: トラヒックのパワースペクトル 
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した場合、図 7.10 に示すように、適切なランダム変動成分の除去や、長期変動成分の適切

な抽出が実施できないといった事象が発生する。したがって、トラヒックの変動特性が刻一

刻と変化するような状況であっても、ランダムな変動成分のみを除去し、非ランダムな長期

変動成分のみを抽出する方法が必要となる。このような状況を鑑みたうえで、適応デジタル

フィルタを用いて動的に LPF のカットオフ周波数を最適化する方法を提案する。 

図 7.5: トラヒックの短期変動成分 

図 7.6: 短期変動成分のヒストグラム 図 7.7: 短期変動成分のパワースペクトル 



 

 125

 

図 7.9: 1 日を通したトラヒックの変動特性 

図 7.8: トラヒックの分解 

図 7.10: 最適なカットオフと最適でないカットオフ 
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7.3 適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断法 

従来の適応デジタルフィルタは、既知の参照信号に基づいて、データ信号に重畳された雑

音成分を除去し、信号成分のみの抽出を実現する。しかし、IX や ISP のバックボーンネッ

トワークで流通されるインターネットトラヒックに対しては、非ランダムな長期変動成分を

抽出することが必要であり、一般にそれは未知の変動成分である。提案方式では、トラヒッ

クモニタ値の時系列データに対して自己相関をとることで、トラヒック変動が有するランダ

ム変動成分の特徴を表す統計量である分散値を動的に算出し、その値を参照信号として適応

デジタルフィルタ処理を実行する。この方法により、適応的に最適化されたカットオフ周波

数をもつ LPF を実現することができ、未知の長期変動成分を抽出することが可能となる。 

図 7.11 に適応デジタルフィルタ処理によるランダム成分の除去のイメージを示すととも

に、図 7.12 に適応デジタルフィルタ処理を用いたパス増減設判断の流れを示す。トラヒッ

クモニタから取得したデータトラヒックの時系列情報に対してデジタル信号処理を適用す

ることにより、トラヒックのランダム変動成分と非ランダム変動成分を抽出する。非ランダ

ム変動成分に基づいたパス増減設判断を行うことで、不必要な増設や誤った減設を行うこと

なくパス増減設を実行することが可能となる。また、トラヒックから抽出したランダム変動

成分を、増減設判断を実行する際のマージンとして活用することで、ランダム変動に基づく

突発的なトラヒックの増大に対応することが可能となる。 

図 7.13 に、非ランダムな長期変動成分のみに追従してパス増減設判断を実現するための

適応デジタルフィルタの機能ブロック構成を示す。本方式では、i 番目のデータトラヒック

モニタ値 x(i)と i – 1 番目のデータトラヒックモニタ値 x(i – 1)から、以下の式を用いてラン

ダム変動成分の分散値σs2を算出し、この値をランダム変動成分の特徴量とする。 

 

�]) = � ®l��¯� / ��¯ / 1�n)°			⋯ �7.1� 

図 7.11: 適応デジタルフィルタを用いたランダム変動成分の除去 
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ここで、E [ . ]は平均操作を表す。一方、データトラヒックモニタ値 x (i)とフィルタ後のデ

ータ y (i)との差分から、以下の式を用いて、適応デジタルフィルタによって除去された成分

のパワーσd2を算出し、この値を適応デジタルフィルタの特徴量とする。 

 

図 7.13: 適応デジタルフィルタの構成 

図 7.12: 適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断の流れ 
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�±) = � ®l��¯� / ��¯�n)°			⋯ �7.2� 
 

適応デジタルフィルタがデータトラヒックのランダム変動成分のみを除去できている場合

に限り、特徴量σs2とσd2 が等しい値となる。したがって、特徴量σs2とσd2 の差が小さくなる

ように適応デジタルフィルタのカットオフ周波数を変化させていくことにより、最適なカッ

トオフ周波数が実現され、ランダム変動成分のみを除去するフィルタ処理を実行することが

可能となる。 

 図 7.13 に、適応フィルタの内部構成を示す。適応フィルタは LPF と位相シフタから構成

されており、それぞれの伝達関数 F(s)、H(s)は、以下のとおりである。 

 

'�i� = 11 & Zi , ²�i� = Zi1 & Zi				⋯ �7.3� 
 

適応デジタルフィルタ全体の伝達関数 G(s)は、 

 

��i� = '�i� & '�i�²�i� = 1 & 2Zi�1 & Zi�) 			⋯ �7.4� 
 

であり、透過特性は図 7.14 のようになる。LPF は 1/T 以上の高周波成分を除去する処理に

対応しており、位相シフタは低周波領域における処理遅延を補償する処理に対応している。

図 7.15 に、位相シフタを適用しなかった場合と適用した場合それぞれに対する、フィルタ

図7.14: 適応デジタルフィルタの

透過特性 

図 7.15: 位相シフタの効果 
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後のトラヒックを示す。青色のプロットがフィルタ前のトラヒックを、赤色のプロットがフ

ィルタ後のトラヒックを、緑色のプロットが非ランダム変動成分のみを抽出したトラヒック

を示している。位相シフタを適用しなかった場合、適応デジタルフィルタからの出力が本来

抽出されるべき長期変動成分に対して遅れを持った応答となってしまう。位相シフタを適用

することでフィルタ処理に伴う処理遅延が補償され、フィルタ後のトラヒックが非ランダム

変動成分のみを抽出したものと一致する。本方式では、特徴量σs2とσd2の差が小さくなるよ

うにフィルタ内部のパラメータ T を動的に制御する。これにより、トラヒックの変動特性が

時間的に変化するような場合においてもトラヒック変動のランダム成分のみを除去し、非ラ

ンダムな長期変動成分のみを抽出する適応デジタルフィルタ処理を実現する。パラメータ T

の制御まで含めた適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断システムを、図 7.16 に示

す。図 7.4 に示したように、提案方式は、対象とするデータトラヒックのランダム変動成分

が高周波領域に局在していることを前提とした方式となっている。また、図 7.16 に示すよ

うに、式（7.2）に基づいて抽出したランダム変動成分を、パス増減設を判断する際のマー

ジンとして用いる。そのため、仮にトラヒックの動特性としてランダムでない短期変動成分

を有するようなデータトラヒックに対して提案方式を適用した場合は、その短期変動成分を

ランダム変動成分とみなして適応制御が行われるため、その成分に対して追従性を有するよ

うな増減設判断とはならず、パス増減設判断をする際のマージンとして扱われることとなる。 

 

図 7.16: 適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断システム 
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7.4 実トラヒックに対する適応フィルタ判断法の適用 

提案方式の実トラヒックへの適用性を評価するために、IX で流通されている実トラヒッ

クデータを用いた数値シミュレーションを実施した。図 7.17 に、図 7.3 に示した実データ

トラヒックに対して、従来方式として知られる統計判断法を適用した場合[7.4]、提案方式で

ある適応フィルタ判断法を適用した場合それぞれにおける、パス容量の推移を示す。図 7.18

に、統計判断法における判断サンプル数 n と、不必要な増減設の発生回数およびビットロス

数の関係を示す。緑色のプロットは、なだらかな領域に対して統計判断法を適用した際に発

生した不必要な増減設判断の回数と、判断に用いたサンプル数 n との関係を表している。青

色のプロットは、急峻な領域に対して統計判断法を適用した際に発生したビットロスと、判

断に用いたサンプル数 n との関係を表している。図が示すように、n にどのような値を選ん

だとしても、不必要な増減設や、誤った減設が発生してしまうことが確認できる。例えば n 

= 16 の場合は、トラヒック変動が緩やかな領域においてランダム変動成分に追従した判断を

行ってしまっているために、不必要な増減設が発生している。n = 400 の場合は、トラヒッ

ク変動が急峻な領域において、パス増設判断がトラヒックの急峻な変動に追いつくことがで

図 7.17: 実トラヒックデータに対する各パス増減設判断法の適用 
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きず、その結果としてビットロスが発生している。一方、適応フィルタ判断法を適用した場

合は、トラヒック変動が緩やかな領域においても不必要な増減設は発生しておらず、トラヒ

ック変動が急峻な領域においてもビットロスが発生していない。図 7.19 は、それぞれの判

図 7.18: 統計判断法における判断サンプル数 n とパス増減設特性の関係 

図 7.19: 各パス増減設判断法を適用した際のリンク利用率 
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断法における不必要な増減設判断の発生回数とリンク利用率の関係および、ビットロス数と

リンク利用率の関係を示している。ここで、リンク利用率はパス容量に対するトラヒック量

の比率としている。統計判断法では、n にどのような値を選んだとしても不必要な増減設と

ビットロスのどちらかが発生している一方で、適応フィルタ判断法では、どちらも発生させ

ることなくパス増減設が実行されている。また、リンク利用率についても、適応フィルタ判

断法は統計判断法と同等のリンク利用率を実現している。これは、適応フィルタ判断法がリ

ンク利用率を低減させることなく、より信頼性の高い増減設判断を実現していることを意味

する。 

図 7.3 に示した実トラヒックに対して、異なるカットオフ周波数を初期値として適応フィ

ルタ判断法を適用した際の、パス増減設の様子、トラヒック変動の特徴量σsと適応フィルタ

の特徴量σdの時間推移、およびカットオフ周波数の時間推移を、図 7.20 に示す。図より、

カットオフ周波数の初期値によらず、ビットロスを発生させることなくパス増減設判断が実

行できていることが確認できる。また、収束するまでの時間に差はあるものの、カットオフ

周波数が一旦収束したのちは、常にσsとほぼ同等のσdが実現されており、適応的にカットオ

フ周波数を最適化することで、トラヒックの変動特性によらずに常時ランダム変動成分のみ

の除去が実現できていることが確認できる。収束してからのカットオフ周波数は、カットオ

フ周波数の初期値によらず同一の推移を示している。これは、カットオフ周波数の初期値を

厳密に設定しなくとも、適応フィルタ判断法を安定に動作させることが可能であることを示

している。 

 

図 7.20: カットオフ周波数の初期値がパス増減設判断に与える影響 



 

 133

7.5 原理確認実験による適応フィルタ判断法の実現性検証 

適応フィルタ判断法の実現性を実証するために、原理確認実験を実施した。本実験では、

急峻なトラヒック変動と緩やかなトラヒック変動を模擬する二種類のイーサネットトラヒ

ックを用意し、それぞれに対する適応フィルタ判断法の適用性を検証した。図 7.21 に、本

実験の系構成を示す。トラヒック生成器からイーサネットトラヒックが送出され、二つの

SDH/SONET ノードから構成されるネットワークを伝送する。ノード間には STM-16 のリ

ンクが張られ、その中に VC-4 の時分割多重（TDM: Time Division Multiplexing）パスが

収容される。STM-16 のリンク容量は 2.4 Gbps であり、VC-4 のパス容量は 150 Mbps であ

る。パス増減設コントローラは 2 秒おきにトラヒック量をモニタし、適応フィルタ判断法に

基づいて TDM パスの増減設を実行する。ノード間のパス生成、削除は、GMPLS

（Generalized Multi-Protocol Label Switching）によるノード間制御により実施される[7.9, 

図 7.21: 原理確認実験のための系構成 

図 7.22: 模擬トラヒックに対するパス増減設判断 
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6.10]。パス増減設時の瞬間的なビットロスの発生を避けるために、LCAS（Link Capacity 

Adjustment Scheme）を適用している[7.11]。 

急峻なトラヒック変動を模擬したイーサネットトラヒックと、緩やかなトラヒック変動を

模擬したイーサネットトラヒックを、図 7.22 に示す。急峻なトラヒックはランダムな短期

変動成分と非ランダムな長期変動成分から構成されており、長期変動成分は 510 秒の間に

650 Mbps から 850 Mbps までトラヒック量が変化する。ランダム変動成分の標準偏差は 10 

Mbps である。緩やかなトラヒックも同様にランダムな短期変動成分と非ランダムな長期変

動成分から構成されており、長期変動成分は 3 時間で 400 Mbps から 600 Mbps までトラヒ

ック量が変化する。ランダム変動成分の標準偏差は 100 Mbps である。これらのトラヒック

変動に応じて、TDM パスの増減設が行われる。 

図 7.22 に記載されている実線は、適応デジタルフィルタ処理後のデータトラヒックであ

り、破線は、適応フィルタ判断法を適用した際のパス容量の時間推移を示している。分オー

ダーの急峻なトラヒック変動、時間オーダーの緩やかなトラヒック変動それぞれに対して、

適応デジタルフィルタ処理により適切にランダム変動成分が除去され、非ランダムな長期変

動成分のみが抽出できていることが確認できる。また、不必要な増減設やフレームロスを発

生させることなく、トラヒック変動に応じた適切なパス増減設が実現されていることが確認

できる。本実験では、トラヒック生成器のイーサフレームカウンタにより、フレームロスが

発生していないことを確認している。 

 

7.6 まとめ 

本章では、トラヒック変動に応じて適切に波長パス増減設を実行するための増減設判断方

法として、適応デジタルフィルタを用いたパス増減設判断法を提案した。この適応フィルタ

判断法を用いることで時間的に変化するトラヒックの変動特性を動的に抽出することが可

能となり、トラヒックの非ランダムな長期変動成分のみに追従する、安定したパス増減設が

可能となる。本方式は、トラヒックのランダムな変動に影響を受けることがないため、ラン

ダム変動に起因した不必要なパス増減設が発生することがない。また、非ランダムな変動成

分に対しては高い追従性を有しているため、分オーダーの急峻な変動特性を有するトラヒッ

クに対してもビットロスを発生させることのないパス増減設が実現される。 

IX に流通する実トラヒック情報を用いた数値シミュレーションにより、適応フィルタ判

断法の実トラヒックへの適用性を検証した。適応フィルタ判断法を適用することで、実トラ

ヒックに対しても、不必要なパス増減設やビットロスを発生させることのない、安定かつ高

信頼なパス増減設が実現可能であることを示した。また、原理確認実験により、リアルタイ

ムにモニタしたトラヒックデータに基づいて適応フィルタ判断法を動作させることで、急峻
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な変動特性を有するトラヒックに対して、フレームロスが発生することのない高信頼なパス

増減設が実現可能であることを実証した。同じく、緩やかな変動特性を有するトラヒックに

対して、ランダム変動成分に追従することのない、安定したパス増減設が実現可能であるこ

とを実証した。 

 

参考文献 

[7.1] 総務省 総合通信基盤局, “我が国のインターネットにおけるトラヒックの集計結果,” 

http://www.soumu.go.jp/menu_news/s-news/01kiban04_02000119.html (2017)  

[7.2] C. Metz, “Inerconnecting ISP networks,” IEEE Internet Computing, vol. 5, no. 2, 

pp. 74-80 (2001) 

[7.3] Y. Tarui, “Analyzing the impact of major social events on InterneteXchange 

traffic,” Proc. of NANOG, 38 (2006) 

[7.4] Y. Okazaki, A. Watanabe, T. Takahashi, and Y. Tsukishima, “Netowork resource 

evaluations of photonic network employing capacity adjustment capability,” 

Proc. of ECOC, Rimini, We2. 4. 3 (2003) 

[7.5] T. Tsuritani, M. Miyazawa, T. Otani, and H. Tanaka, “Dynamic bandwidth 

modification for L2 switches by interacting with traffic monitoring and GMPLS 

control plane,” Proc. of ECOC, Glasgow, Tu3. 4. 4 (2005) 

[7.6] I. Shake, M. Fukutoku, O. Moriwaki, T. Kurahashi, Y. Tarui, Y. Tsukishima, and 

W. Imajuku, “Experiments on optical link capacity adjustment for photonic IX,” 

Proc. of ECOC, Glasgow, Tu3. 4. 3 (2005) 

[7.7] W. E. Leland, M. S. Taqqu, W. Willinger, and V. Wilson, “On the self-similar 

nature of Ethernet traffic (extended version)” IEEE/ACM Transactions on 

Networking, vol. 2, no. 1, pp. 1-15 (1994) 

[7.8] K. Fukuda, “Phase transition phenomena in Internet traffic – Obsevations and 

possible causes” NTT Technical Review, vol. 2, no. 10, pp. 28 – 34 (2004) 

[7.9] Generarized Multi-Protocol Label Switching (GMPLS) Signaling Functional 

Description, IETF RFC3471 (2003) 

[7.10] OIF-UNI, Extentions for user network interface (UNI) 1.0 Signaling Release 2 , 

OIF-UNI-01.0-R2-RSVP (2004) 

[7.11] ITU-T Reccomendation G.7042/Y.1305, Link capacity adjustment scheme 

(LCAS) for virtual concatenated signals. 

[7.12] E. Yamazaki, S. Yamanaka, Y. Kisaka, T. Nakagawa, K. Murata, E. Yoshida, T. 



 

 136

Sakano, M. Tomizawa, Y. Miyamoto, S. Matsuoka, H. Noguchi, K. Fukuchi, H. 

Onaka, K. Fukumitsu, K. Komaki, O. Takeuchi, Y. Sakamoto, H. Nkashima, T. 

Mizuochi, K. Kubo, Y. Miyata, H. Nishimoto, S. Hirano, and K. Onohara, “Fast 

optical channel recovery in filed demonstration of 100-Gbit/s Ethernet over OTN 

using real-time DSP,” Optics Express, vol. 19, no. 14, pp. 13179-13184 (2011) 

[7.13] T. Kawasaki, M. Inami, Y. Sasakura, D. Shimazaki, M. Horiguchi, and K. Koda, 

“Development of 100-Gbit/s packet transport system,” NTT Technical Review, 

vol. 13, no. 3 (2015) 

[7.14] M. Tomizawa, A. Kaneko, and S. Kimura, “Device technology development for 

beyond 100G optical transport network,” NTT Technical Review, vol. 14, no. 9 

(2016) 



 

 137

第8章 結論 
急増するデータ通信需要に対応するため、光ファイバ伝送路に複数の異なる波長の光信号

を収容することで大容量データの長距離伝送を実現する「波長多重光伝送システム」の研究

が盛んにおこなわれている。本研究では、波長多重光伝送システムのさらなる大容量化、高

機能化を実現するための技術的課題の解決について検討した。以下に、研究の成果として得

られた本論文の内容を総括し、今後の展望について述べる。 

8.1 総括 

第 1 章では、研究の背景として、モバイルトラヒックやデータセンタトラヒックに起因し

た通信トラヒックの成長について述べるとともに、これまでのトラヒック成長を支えてきた

波長多重光伝送システムの進展について説明した。波長多重光伝送システムは主に大容量

化・高機能化を軸に進化しており、今後のさらなる大容量化・高機能化の実現に向けた課題

として、「隣接チャンネルクロストークの抑圧技術」、「同一チャンネルクロストークを考慮

した光スイッチノード設計技術」、「偏波モード分散を考慮した光ファイバ伝送路設計技術」、

「トラヒック変動に追従する適応型波長パス増減設技術」の確立が重要であることを説明し

た。 

第 2 章では、波長多重光伝送システムの実現可否や適用領域の明確化を行う際に根幹とな

る光伝送システム設計について概説するとともに、第 1 章で抽出した課題の位置づけを示し

た。その中で、隣接チャンネルクロストークに対しては、光送受信方式の工夫によりその影

響を抑圧、補償する技術を確立することが重要であること、偏波モード分散や同一チャンネ

ルクロストークに対しては、それらを考慮したシステム設計法を確立することでシステムの

適用領域を明確化することやシステムに対して要求されるスペックを明確化することが重

要であることを説明した。 

第 3 章では、波長多重光伝送システムで広く用いられている遅延検波方式における、隣接

チャンネルクロストーク抑圧技術について論じた。光信号の高密度多重を実現する技術とし

て、光 OFDM（Orthogonal Frequency Division Multiplexing）方式が知られている。この

光 OFDM 信号をさらに高密度配置する技術として、高密度光 OFDM（DOFDM: Dense 

OFDM）方式を新たに提案した。この方式は、隣接チャンネル間の周波数直交性を可能な限

り維持した形で光信号の高密度配置を行うことで、隣接チャンネルクロストークの影響を最

小限に抑えた高密度化を可能とする方式であるが、実装上は受信器の電気帯域やタイミング

ジッタに起因した隣接チャンネルクロストークが発生する。発生する隣接チャンネルクロス

トークは可干渉性を有するクロストークであるため、信号品質に大きな影響を与えるものと

なりうる。一方で、一般に遅延検波方式ではその動特性に起因し、光の直交偏波成分にデー
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タ情報を重畳する偏波分割多重（PDM: Polarization Division Multiplexing）方式を用いる

ことが困難である。この点に着目し、隣接チャンネル間の偏波を直交化することで可干渉性

を有していた隣接チャンネルクロストークを非可干渉なクロストークに変換する、偏波直交

光 DOFDM 方式を考案した。実証実験を通し、非可干渉化することで隣接チャンネルクロ

ストークが信号品質に与える影響が大きく低減され、1dB 未満の軽微なペナルティで 20%

の高密度化が可能であることを示した。また、光DOFDMを含む一般の光OFDM方式では、

光ファイバ伝送路中を光 OFDM 信号が伝搬することで、伝送路が有する波長分散に起因し

て隣接チャンネル間の周波数直交性が破れ、隣接チャンネルクロストークが発生してしまう

ことを示した。この課題に対しても、隣接チャンネル間の偏波直交化を適用することにより、

隣接チャンネルクロストークによる信号品質劣化を抑圧することが可能であることを示し

た。さらに、光送信器において隣接チャンネル間のシンボルタイミングの最適化を図ること

で周波数直交性の破れを最小化する方式を提案し、偏波直交化技術との併用により、高密度

に波長多重された光 OFDM 信号であっても単一チャンネル信号と同程度の高い伝送性能を

実現可能であることを伝送実験により実証し、この方法の有用性を明らかにした。 

第 4 章では、特に近年、海底伝送や県間伝送などの長距離波長多重光伝送システムで導入

が始まったコヒーレント検波方式における、隣接チャンネルクロストーク抑圧技術について

検討した。コヒーレント検波方式では高速なデジタル信号処理との併用により動的な波形劣

化補償が可能であるため、PDM 方式が用いられることが一般的である。そのため、遅延検

波方式に対する隣接チャンネルクロストークの抑圧技術として適用した偏波直交化のアプ

ローチを適用することができない。しかし一方で、コヒーレント検波方式では光信号の有す

る偏波、光位相といった光電界情報を維持したままの形でデジタル信号処理を適用すること

が可能である。この点に着目し、隣接する複数の波長チャンネルの光信号に対して MIMO

（Multiple Input Multiple Output）信号処理を適用することで波長多重の高密度化に起因

した隣接チャンネルクロストークによる信号品質劣化を補償する方式を、新たに提案した。

提案方式を適用することで、波長多重の高密度化に起因した隣接チャネルクロストークによ

る信号品質劣化の影響を低減することが可能であり、コヒーレント検波方式における信号復

調で必須となる偏波分離機能や分散補償機能に影響を与えることなく長距離伝送への適用

が可能であることを、伝送実験を通じて実証した。また、コヒーレント検波方式の伝送距離

長延化技術として盛んに検討されているデジタル逆伝搬法（DBP: Digital Back 

Propagation）を用いた非線形劣化補償技術と提案方式との親和性に関する検証を行い、非

線形劣化に対する DBP の補償性能に影響を与えることなく、隣接チャンネルクロストーク

に起因した信号品質劣化を低減することが可能であることを示した。 

第 5 章では、波長多重光伝送システムの多方路化に起因して発生する同一チャンネルクロ

ストークが信号品質に与える影響を考慮した、光スイッチノードに対する設計技術について

検討した。波長多重光伝送システムが多方路化し、その構成がリング型やメッシュ型のトポ
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ロジとなることで、従来の Point-to-point 構成の波長多重光伝送システムでは発生しえなか

った同一チャンネルクロストークの発生メカニズムについて解説し、その同一チャンネルク

ロストークが光周波数領域に広帯域に分布することを示した。その上で、広帯域に分布する

同一チャンネルクロストークを、インコヒーレントに重なり合った異なる光周波数を有する

連続光（CW: Continuous Wave）の集合体としてモデル化し、同一チャンネクロストーク

が信号品質に与える影響を解析的に考察した。この考察に基づき、同一チャンネルクロスト

ーク量と信号品質劣化量の関係式を導出するとともに、伝送実験による検証を行い、この関

係式が多中継系の波長多重光伝送システムに適用可能であることを実証した。また、この関

係式を用いることで、伝送システムの適用領域を明確化することが可能であるとともに、所

望の伝送系に適用するために光スイッチノードに要求されるスペック、具体的には光スイッ

チの消光比およびノード構成を規定することが可能であることを示した。 

第 6 章では、光ファイバ伝送路が有する偏波モード分散（PMD: Polarization Mode 

Dispersion）が信号品質に与える影響を考慮した、光ファイバ伝送路に対する設計技術につ

いて検討した。PMD に起因した信号品質劣化は波長多重光伝送システムを高速化する際に

顕著となるため、1 波当たり 100 Gb/s を超えるような高速な光信号を伝送する波長多重光

伝送システムでは PMD の影響を考慮したシステム設計が重要となる。光ファイバ伝送路が

有する PMD の統計的性質に基づき、1 次の PMD である DGD（Differential Group Delay）

と 2 次の PMD である SOPMD（Second Order PMD）の同時発生確率を考慮したシステム

不稼働率の算出方法を考案し、システム不稼働率を基準としたシステム設計法を示した。ま

た、実フィールド環境に敷設された光ファイバ伝送路の偏波モード分散を評価し、理論解析

から得られた統計性と同様の統計的性質を有することを確認するとともに、実環境に構築し

たデジタルコヒーレントシステムの DGD および SOPMD に対する耐力評価を行った。

DGD/SOPMD 耐力と光ファイバ伝送路が有する DGD の波長平均値のみからシステムの不

稼働率を一意に算出することが可能であること示すとともに、許容可能なシステム不稼働率

を規定することで、システムの適用領域、すなわち光ファイバ伝送路の PMD に課される条

件を規定することが可能であることを示した。 

第 7 章では、トラヒック変動に応じた適応的な波長パス増減設技術について検討した。実

データトラヒックの時間推移情報に対するスペクトル解析および統計分布解析により、トラ

ヒック変動が短周期のランダム変動成分と長周期の非ランダム変動成分から構成されるこ

とを示すとともに、安定的な波長パス増減設を実現するためには非ランダム変動成分のみに

対して追従性を有するパス増減設判断法の確立が必要であることを示した。デートラヒック

の時間推移情報に対して適応デジタルフィルタ処理を施すことで非ランダム変動成分のみ

の抽出を実現し、安定なパス増減設を実現する方式を提案した。実トラヒックデータに対し

て提案方式を適用することにより、ランダム変動成分に引きずられた不必要な増設や、ビッ

トロスを引き起こす誤った減設判断を発生させることなく、トラヒックの動特性に適応的に
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追従する安定なパス増減設が実現されることを示した。また、提案方式を実装したパス増減

設システムを構築し、実トラヒックを模擬した時間変動トラヒックに対する動作検証により、

適応的なパス増減設の実現性を実証した。 

以上のとおり、本論文では波長多重光伝送技術のさらなる大容量化・高機能化に向けた課

題を解決するアプローチとして、光送受信方式、光伝送システム設計、光ネットワーク制御

といった多様な観点から検討を行い、それぞれの検討において新規方式を提案するとともに、

伝送実験及び数値シミュレーション等による検証によって、本研究で提案・考案した方法の

有効性を明らかにした。第 3 章および第 4 章の検討を通じて、伝送性能への影響を抑えた波

長多重の高密度化技術を確立し、第 5 章および第 6 章の検討を通じて、光伝送システムの大

容量化・高機能化において特に問題となる同一チャンネルクロストークおよび偏波モード分

散に起因した信号品質劣化が発生する環境下での伝送システムの実現を可能とする光スイ

ッチノード設計法および光ファイバ伝送路設計法を確立した。これら第 3 章から第 6 章まで

の検討を通して光伝送システムの大容量化・高機能化実現に向けた要素技術を確立するとと

もに、第 7 章の検討を通じて、これら要素技術によって実現される大容量・高機能光伝送シ

ステムに対するネットワークリソースの効率化を可能とする、動的なネットワーク運用制御

技術を確立した。 

 

8.2 今後の展望 

序章で示した通り、今後も我々のライフスタイルに大きな影響を与える新たな通信サービ

スが生み出され、データ通信に対する需要はますます増大していくものと考えられる。本論

文では、大容量データ通信の基盤技術として広く用いられている波長多重光伝送システムに

焦点を絞り、大容量化・高機能化について検討した。現在も波長多重光伝送システムに関す

る研究は日々進展を見せており、例えば Probabilistic Shaping/ Geometric Shaping 技術や

多次元変調技術、符号化変調技術を用いることで、通信容量の理論限界を示すシャノン限界

に迫る光送受信方式の確立に向けた検討がされている[8.1 – 8.7]。波長多重技術を適用した

光ファイバ信号伝送がシャノン限界を迎えるような状況においてもなお、さらなるデータ通

信需要に対応するためには、新たな信号伝送方式の実現が必要となる。波長多重光伝送の後

継を担う技術として、一つの光ファイバクラッド内に複数のコアを持つマルチコアファイバ

（MCF: Multi-Core Fiber）を用いた光信号伝送を行うことで伝送容量の大容量化を図る方

式や、少数の伝搬モードを有するマルチモードファイバ（FMF: Few Mode Fiber）を用い

てそれぞれの伝搬モードに異なるデータ情報を重畳して伝送容量の大容量化を図る方式と

いった、空間多重（SDM: Space Division Multiplexing）光伝送技術が検討され始めている

[8.8 – 8.11]。また、光の持つ量子性を利用することで古典的な通信容量限界を打破する量子
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光通信技術も、将来の信号伝送技術として基礎検討が開始されている[8.12 – 8.17]。これら

の技術は次世代の大容量伝送システムの実現を担うものとして期待されているが、現状にお

いて実用化の目途はたっていない。今後もデータ通信需要の増大が見込まれる中、経済的か

つ高信頼な次世代大容量伝送システムの実現に向け、基礎研究による要素技術の積み上げを

加速していくことが重要である。 
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