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第1章 序論 

1-1 研究の背景 

1-1-1 光ファイバ通信システムの進展 

1867 年の電報サービス、1890 年の東京－横浜間の電話サービスの開始以降、情報通

信産業は日本国内の生活基盤、経済活動を支える重要な役割を担ってきた。モールス信

号などの符号伝送から音声通信、FAX 通信等、送受信される情報量が増加するにつれ

て、通信インフラの担う社会的役割、重要性が高まるとともに、サービスの利用形態の

多様化が進んできた。特に、1990 年代半ばから 2000 年代初頭にかけての高速インタ

ーネットサービスの普及、および、近年の高速移動体通信サービスの出現にともない、

現在では、日本国内において一日当たり 130 PByte を超える情報量がやり取りをされ

ている[1]。 

この膨大な通信トラフィックを支える基盤として、光ファイバ通信システムが用いら

れている。光ファイバ通信システムは、1958 年の石英系ガラスファイバの発明、1966

年に発表された高純度化されたガラス繊維を用いた光通信方式に関する提案を端緒に

検討が始まった[2],[3]。その後、1970 年に米国のガラスメーカ Corning 社が、文献[3]

にて C.K. Kao らが示唆した低損失の光ファイバ（20 dB/km 0.6328 µm）を実現するの

とほぼ同時期に、米国の通信キャリアである AT&T 社が GaAs 系半導体レーザの常温

発信を実現したことを契機に光ファイバ伝送技術が急速に進展した[4],[5]。伝送媒体と

なる光ファイバとして、当初はコア径が大きく曲げに強いマルチモード光ファイバ 

（MMF : Multi Mode Fiber) を用いた光伝送システムが検討されており、日本国内で

は 1981 年に商用導入された。同時期に、更なる低損失化、広帯域化が期待されるシン

グルモード光ファイバ（SMF: Single Mode Fiber）の検討が進み、また、半導体レー

ザ技術が進展するにつれて使用波長帯もより伝送損失が低い 1.3 µm 帯、1.5 µm 帯へと

変わった。この伝送媒体の低損失化、使用波長帯の変化により、伝送速度や伝送速度は

着実に向上していき、長距離伝送網において導入が進んでいたが、更なる長距離化、高

速化が課題であった。当時、長距離伝送網では、伝搬にともなう光損失、信号品質の劣

化を補償するため、一定距離毎に光/電気/光（O/E/O）変換する光再生中継器を配置し

ていた。本構成は、O/E/O変換に伴い信号波形ひずみの補償（Re-shaping）、符号の再生

（Re-generating）、リタイミング（Re-timing）を行う 3R 中継方式と称される。しかし、

構成が簡易であった強度変調－直接検波（IM-DD: Intensity Modulation - Direct Detection）

方式では、短い間隔で光再生中継器を配備する必要があった。加えて、継続的に 1波長

当たりの伝送速度が向上した場合、中継間隔はさらに短くなることが想定された。これ

らの課題を解決する技術として、光の位相・周波数を変調し、ヘテロダイン受信するコ

ヒーレント受信方式の研究が盛んになった[6]-[10]。IM-DD 方式と比較し約 20dBにもお

よぶ受信感度の改善効果 [7]-[9] と極めて狭い周波数間隔での波長多重（WDM : 
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Wavelength division multiplexing）の可能性[10]は、大容量・長距離伝送が求められる長

距離伝送網において極めて魅力的であり、世界各国での検討に拍車をかけた。しかし、

非常に高い光波長の安定性、コヒーレンス性が要求される点や、光位相同期を実現する

アナログ回路の複雑性等から、送受信器双方に複雑、かつ、高コストとなる構成が求め

られ、実用化に向け障壁となっていた。このような状況の中、1987年に 1.5µm 帯に約

100nmの広い増幅帯域を有するエルビウム添加光ファイバ増幅器（EDFA: Erbium-Doped 

Fiber optical Amplifier）が発表された [12]。光信号をそのまま増幅するこの 1R

（Re-amplification) 方式では、伝送速度、変調方式によらず、一定の増幅利得が得られ

る利点がある。前述の 3R方式では、伝送速度の増加に従い全ての光再生中継器を置き

換える必要があった。一方、ある程度の伝送速度までは増幅利得分、一定の伝送距離の

延伸効果が期待される 1R方式は経路設計上の利便性の向上が見込まれた。さらに、波

長多重信号の一括増幅技術[6]や、PLC (Planar Lightwave Circuit) 技術を用いたアレイ導

波路回折格子 (AWG : Arrayed Waveguide Grating) に代表される波長合分波器の実現[13]

は、従来の 1 波長当たりの高速化から、波長多重数の向上による大容量化へと技術トレ

ンドを転換させた。これに伴い、多重波長数と同数の光再生中継器が要求され、かつ、

伝送速度の向上に合わせ大幅な装置更改が必要な 3R方式と比較し、1R方式で高い経済

性と高速化が実現できる見込みがたったため、中長距離伝送網の送受信方式は、波長多

重 IM-DD 方式と光ファイバ増幅器による光増幅中継構成が主流となった。1999年の実

用化以降、現在では、40 Gbpsの信号を 40波長多重する 1.6 Tbpsの光伝送システムが商

用導入されている。一方、近年では爆発的なトラフィック需要の増加と、波長資源の枯

渇に合わせ、マルチコアファイバなどの空間多重による伝送容量の向上や、1波長当た

りの高速化が求められており、後者に関しては棚上げされていた高速化による中継間隔

の狭窄化が再び課題となっている。 

1-1-2 国内におけるブロードバンドサービスの提供状況 

長距離伝送網における光ファイバ通信技術の進展と時を同じくして、アクセスネット

ワークにおける光ファイバ通信を用いたFTTH（Fiber To The Home) サービスの検討

も進められてきた。FTTHサービスとは、通信局舎と加入者宅を光ファイバで配線し、

高速大容量な通信サービスを提供するものである。2001年には、NTT東西、電力系通

信事業者を中心に、世界に先駆けてFTTHサービスが本格導入された。当時の一般ユー

ザ向けブロードバンドサービスの主な利用形態は、アナログ電話回線によるモデム通信

や、64～128kbpsの通信速度を実現するデジタル通信規格であるISDN（Integrated 

Services Digital Network）回線を利用するサービスであったが、同じメタルケーブル

を利用して下り最大8 Mbps（2001年当時) もの高速通信を実現するADSL（Asymm- 

etric Digital Subscriber Line）にユーザが急速に移り変わる過渡期でもあった。この

高速インターネットサービスの普及により、音楽、動画像の配信サービスの普及等、コ

ンテンツの拡充も進み、通信インフラ、コンテンツ双方の面においてインターネットの
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利便性が格段に高まった。一方、FTTHサービスはADSL等の従来のメタル系通信シス

テムと比較して高い設備、および、装置コストがネックとなり、加入者数はADSLと比

べ低調な出だしとなった。 

図1-1に国内におけるブロードバンドサービスの加入者数の推移を示す。図示の通り、

2006年にはADSLサービスの加入者数は1400万ユーザを超えた。音声通信と、高速デ

ータ通信とを同一ケーブルで提供できるADSLサービスであったが、信号線間のクロス

トークの影響や、ブランチ接続による電力の反射の影響、および、外部ノイズの影響を

受けやすいメタルケーブルを伝送経路として利用しており、かつ、高損失となる高周波

帯域をデータ通信に用いているため、通信局舎からの距離や、伝送路品質に応じて最大

伝送速度が制限されてしまうという課題があった。そのため、インターネット上でやり

取りされるデータ量の増加と、光部品の低廉化に合わせ、最大通信速度が100 Mbps を

超える高速通信サービスであるFTTHサービスが一躍注目を浴びた。現在では、FTTH

サービスは2000万ユーザを超える加入者数を獲得している。一方で近年では、高速移

動体通信網の急速な整備、スマートフォンの普及、IoT （Internet of Things）などの

無線接続された機器の増加を機に、無線ブロードバンドサービスの利用者が急速に増え

ており、FTTHサービスの加入者数の伸び率は鈍化している。このような状況に対して、

NTT東西で他事業者に光回線等の設備を貸し出す光卸のサービスを開始しており[14]、

アクセスネットワークの更なるパラダイムシフト・変革が予期される。 

1-1-3 光アクセスシステム概要 

 図 1-2 に一般的な光通信ネットワークの概要図を示す。通信局舎と加入者宅を結ぶア

クセスネットワーク、アクセスネットワークを収容する通信局舎間を接続するメトロネ

ットワーク、複数のメトロネットワークを集約するコアネットワークがあり、ユーザの

通信トラフィックを段階的に集線する。一般的にアクセスネットワークはツリー型のト

ポロジーを有する。市内や県内等のアクセスネットワークの通信局舎を収容するメトロ

ネットワークはリング型のトポロジーを有し、各通信局舎間、および、中継局と接続さ

れる。リングネットワークを構成することで、仮に激甚災害等で伝送路が破断した場合

でも、冗長経路を用いて通信することができる。アクセス、メトロ、コアネットワーク

における伝送距離はそれぞれ約 20 km 以下、100 km 以下 、100 km 以上である。コ

ア・メトロネットワークでは集線された大量のトラフィックが流れるため、大容量通信

システムが用いられる。前項にて言及した長距離伝送網はこのコア・メトロネットワー

クに相当する。コア・メトロネットワークにおける通信は、主に拠点間の装置を１対１

で接続するポイント・トゥ・ポイント方式が用いられている。一方、アクセスネットワ

ークでは一般家庭などの複数加入者を経済的、かつ、効率的に収容するためのポイン

ト・トゥ・マルチポイント方式と、ビジネスユーザや集合住宅等を収容するためのポイ

ント・トゥ・ポイント方式が併用されている（図 1-2 参照）。 

特に、ポイント・トゥ・マルチポイントの通信を実現する収容構成として、光受動素
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子を用いたネットワークである PON（Passive Optical Network）システムが用いられ

ている。図 1-3(a)に、現在光加入者系で実用化されている時分割多重（TDM: Time 

Division Multiplexing）方式を用いた TDM-PON の構成図を示す。TDM-PON では、

通信局舎（CO: Central Office）に配置された局側装置（OLT: Optical Line Terminal）

と、各加入者宅に配置された加入者装置（ONU: Optical Network Unit）とが、光ファ

イバ、および、光スプリッタに代表される光受動素子を用いて接続される。各 ONU は

OLT に割り当てられた異なる時間スロットを用いて OLT と通信を行う。OLT の一部

（光/電気変換部等）と、OLT-光スプリッタ間の光ファイバを複数の ONU で共有でき

るため、非常に高い経済性を実現している。現在活用されている TDM-PON では、上

り信号と下り信号で異なる波長を用いて通信を行っており、厳密には時分割多重技術と

波長多重技術を併用することで、上下通信ともに高速化を実現している。また、光信号

の送受信方式として構成が簡易な IM-DD 方式が適用されている。下り通信において

OLT の送信する連続信号光は、光スプリッタにより分波され、各 ONU が受信する。

各 ONU は受信信号光を復号ののち、割り当てられた時間スロットの信号のみを受け取

る。一方、上り通信では、OLT と各 ONU は時間的に同期しており、OLT が割り当て

た時間スロットに従って各 ONU は信号光を送信する。OLT のスケジューリング機能

により、光スプリッタで合波された信号はお互いに衝突することなく OLT で受信でき

る。この時、OLT の受信する信号は、OLT と各 ONU 間の伝送距離の差により強度の

異なる時間的に間欠な信号、すなわち、バースト信号となる。コア・メトロネットワー

クと同様に連続光を受信する下り通信に対し、この強度の異なるバースト信号を受信す

る必要がある上り通信はより技術的な難易度が高く、バースト送信器、および、バース

ト受信器の実現が TDM-PON の最たる課題であった[15]-[17]。特にバースト受信器に

おいては、高速応答性に加え、分岐数に比例して増加する光分岐損失を許容するための

高感度化や、PON システム特有の信号の強度差を許容するための受信ダイナミックレ

ンジの拡大が強く求められる[18]。 

もうひとつの有力な PON システムの実現形態として、ONU 毎に特定波長を割り当

て通信する WDM-PON がある[19]。図 1-3(b)に WDM-PON の概略図を示す。OLT と

ONU は、AWG 等の光合分波器と光ファイバを通して接続されている。ONU は、OLT

の任意のポートと割り当てられた波長を用いて通信する。ONU は 1 つの通信波長を専

有することができるため、PON 区間において他ユーザの通信状況に影響を受けること

なく高速な通信を享受できる。また、高い情報の秘匿性と、時間スロットのスケジュー

リングによる遅延が生じないため、低遅延性が期待される。一方で、収容 ONU 数と同

数の通信波長数、および、OLT 側の送受信器が必要となるため、TDM-PON と比較し

装置コストが増加する。また、ONU 毎に異なる送受信波長を用いることから、①送受

信波長に応じた多品種の ONU を用いる、もしくは、②複数波長を送受信できる ONU

を用いる構成が想定される。前者は、管理が非常に煩雑となり、運用コストの増大が見
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込まれる。また、TDM-PON のように単一品種を大量生産する場合と比較し、生産コ

ストが増加する。多品種化を避けるため、ONU では複数波長の信号を送受信できる必

要があるが経済的な構成の実現が技術的な課題となっている[20]。そのため、一部のフ

ィールドトライアルを除き商用システムでの実用化の目途は立っていない。 

現在日本国内では、TDM 方式を用いた PON システムとして、GE-PON

（Gigabit-Ethernet PON）と称される 1 Gbps 級の PON システムが商用導入されてい

る。表 1-1 に示す通り、GE-PON における最大伝送距離、および、収容 ONU 数は、

それぞれ 20 km、32 ユーザである。なお、国内の一般的なアクセスネットワークでは

おおよそ通信局舎から 10 km の範囲に分布するユーザを収容している。加えて、近年

では GE-PON の後継として、10 Gps 級の PON システムである 10G-EPON（10Gigabit 

– Ethernet PON）等の高速 PON システムの実用化も進んでいる。これらの PON シス

テムは、短期的な帯域要求を満たすものの、年率 30 パーセントにもおよぶ現在の通信

トラフィックの増大を鑑みると、将来的に更なる高速 PON システムが求められること

は想像に難くない。これに対し、TDM の経済性、および WDM による帯域・多重サ

ービス数の拡張性に着目した次世代 PON システムの検討、および、標準化がされてい

る。 

表 1-1 GE-PON の主な仕様[20] 

標準化規格名 IEEE802.3ah 

伝送速度 上り 1.25Gbps 

下り 1.25Gbps 

使用波長 上り 1260-1360nm 

下り 1480-1500nm 

伝送距離 10/20km 

光線路損失 5-20 dB (PX10) 

10-24dB (PX20) 

収容 ONU 数 16/32 台 
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図 1-1 国内におけるブロードバンドサービスの加入者数 

 

図 1-2 一般的な光通信ネットワーク構成 

 

年度

加
入
者
数
[万

人
]

0

1000

2000

3000

4000

5000

6000

7000

8000

9000

2004 2006 2008 2010 2012 2014 2016

FTTH

DSL

CATV

LTE

FTTH：2834

DSL:309

CATV:679

LTE:9049



7 
 
 

1-1-4 PON システムの標準化動向と将来光アクセスの要求条件 

PON システムの標準化は、Ethernet 等の標準化で知られる IEEE（Institute of 

Electrical and Electronics Engineering）と、光アクセスシステムの経済化を推進す

る業界団体である FSAN（Full service access network）を中心とした ITU-T

（International Telecommunication Union-Telecommunication Standardization 

Sector）の 2 団体において進められてきた。IEEE により、GE-PON、および

10G-EPON が、ITU-T により、G-PON（Gigabit-capable PON）、および、XG-PON

（10Gigabit-capable PON）、ならびに XGS-PON（10Gigabit-capable symmetric 

PON）が標準化されている[21]-[24]。各標準化団体において使用波長帯等ある程度の

互換性を有する規定が定められている。2015 年 7 月には、これまでに標準化、およ

び、商用導入がされている 1 Gbps 級、10 Gbps 級の PON システムに加えて、ITU-T

において NG-PON2（Next Generation PON stage 2）と称される 40 Gbps 級の PON

システムが標準化を終えている[25]。 

図 1-4 に NG-PON2 の構成図を示す。NG-PON2 では、マスユーザに加えて、ビジ

ネスユーザ、および、モバイルネットワークも同一の光アクセスシステムにより収容

することを想定している。基本システムとして、TWDM（Time and Wavelength 

Division Multiplexing）-PON 方式を用い、複数のサービスを波長多重により同一光

伝送路上に重畳する。これにより、従来では別々の光伝送路、通信網にて収容されて

いた複数のネットワークを経済的に収容することができる。同一波長内では、TDM

方式によりユーザ多重する。また、オプションとして、各 ONU が特定の波長を占有

して OLT と通信を行う Point-to-Point（PtP） WDM 方式も規定されており、低遅

延性が要求されるようなサービス（例えば、モバイルネットワーク）を収容できる。

TWDM-PON における波長多重数は上り通信、および、下り通信で各 4 波長（オプ

ションとして 8 波長まで利用可能）、波長当りの伝送速度を上り通信、 下り通信とも

2.5 Gbps～10 Gbps とすることで、最大 40 Gbps の総伝送容量を実現する。最大光

分岐数、および、最大伝送距離は、それぞれ 256 分岐、40 km をサポートする。こ

の分岐数と伝送距離の増大にともなう光伝送損失の増加は、光増幅器の適用によるバ

ジェット改善効果によって補償する構成が検討されている[26]-[28]。NG-PON2 の特

長として ONU の光送受信器に波長可変機能を具備することが挙げられる。各 ONU

の送受信波長を動的に切り替えることで、各波長の光送受信器とアクセスする ONU

の数を調節することによる帯域の不公平性の改善や，波長毎に対応する OLT の光送

受信器が故障した際に迅速に接続を回復することが可能となる[29], [30]。 

IEEE では、 2015 年 12 月に、1 波長あたり 25 Gbps の高速通信を実現する PON

システムの標準化が開始されている[31]。基本方針として、これまでの PON システ

ムと同様に、NRZ（Non Return Zero）変調の IM-DD 方式を用いることが合意され、

2020 年 4 月の標準化完了を目指して検討を進められている。しかし、広帯域の信号
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をいかに高感度受信し、PON システムで要求されるバジェットを確保するかが大き

な課題となっている。 

一方、FSAN、および、ITU-T は、NG-PON2 や XGS-PON の拡充を狙い、波長あ

たりの伝送速度のさらなる高速化を視野に入れた検討を行っており、2016 年には

FSAN から将来光アクセスシステムの標準化ロードマップが発表された[32]。図 1-5

に FSAN の想定する標準化ロードマップを示す。このロードマップでは、将来 PON

システムにおいて、単純な最大伝送容量の向上だけでなく、SDN（Software Defined 

Network）や NFV（Network Function Virtualization）の進展、5G モバイルの

サービス開始等、外部の状況変化に応じて、伝送速度の高速化、伝送距離の長延化、

多分岐化による収容ユーザ数の向上、帯域割当の柔軟性向上など、要求条件の多様化

に伴う抜本的な性能向上が求められることが想定されている。 

 

図 1-3 (a) TDM-PON 構成、（b）WDM-PON 構成 
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図 1-4 TWDM-PON 構成 

図 1-5 FSAN の提唱する PON システムの標準化ロードマップ [32] 
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1-2 本研究の目的、および、課題 

1-2-1 本研究の目的 

前節にて述べたとおり、将来の光アクセスネットワークでは、多種多様なネットワー

クサービスを収容することが想定される。これに伴う要求条件の多様化に対応するため

には、PON システムの抜本的性能向上が必要不可欠である。以上の背景を鑑み、本研

究の目的を PON システムの抜本的性能向上に資する技術の検討とし、特に①1 波長当

たりの伝送速度の向上、②伝送距離、および、分岐数の増加による長延・多分岐化、③

柔軟な帯域割当の実現を図る。 

1-2-2 PON システムの抜本的性能向上に向けた課題 

以下に PON システムの抜本的性能向上に向けた課題を挙げる。 

① 高速化に伴う電気/光部品の必要帯域、および、伝送ペナルティの増加 

NRZ 変調を用いた IM-DD 方式において波長当たりの伝送速度を向上するためには、光

送受信器内部の電気回路素子の動作速度の改善が必要となる。これに伴い、経済性、入

手性の低下が懸念される。また、単純な回路素子の処理速度、および、帯域増加による

伝送速度の向上は、デバイスの制限により将来的に頭打ちになることが想定される。加

えて、広帯域の信号を SMF 伝送することにより、波長分散等の影響による伝送ペナル

ティが大幅に増加する恐れがある。 

② 長延化・多分岐化にともなう光伝送損失増加 

伝送距離、および、分岐数を増加する PON システムの長延化、多分岐化により、よ

り広範囲のユーザを効率的に収容できる。例えば、通信局舎に配備される OLT 等通信

装置の削減や、低需要エリアの小規模通信局の OLT 機能を都市部の大規模局に移転す

ることによる抜本的な局統合の実現が期待される。一方、伝送距離、および、分岐数の

増加に伴う光伝送損失の増加を補償する方式を検討する必要がある。TWDM-PON で

は、光増幅器の適用を前提に検討がされているが、前置光増幅器として利用すると、自

然放出光雑音の影響により、バジェットの改善効果が制限される。一方で、抜本的なバ

ジェット改善効果を得るためには、中継構成が想定されるが、電源や中継器を配備する

ための中継局が必要となり、抜本的な局統合、および、通信装置の削減によるコスト低

減には寄与しない。 

③ 収容サービスに応じた最大伝送速度、割当帯域の可変性の実現 

従来の NRZ 変調による IM-DD 方式を用いた TDM-PON システムでは、OLT に収

容される各 ONU の最大伝送速度が回路の動作速度によって決定される一定値となる。

加えて、従来の帯域割当方式では各 ONU の要求する送受信データ量に合わせて時間ス

ロット長を単純に変化させるものであった。そのため、複数のサービスを同一 OLT で

収容する場合、例えば最大伝送速度は収容するサービスの要求条件の最大値で規定しな

ければならない。伝送距離、および、分岐数はおおむね伝送速度によって決まるため、

多数の ONU を収容することが望まれる FTTH サービスや、IoT、センサネットワーク
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などの新規インターネットサービスを収容する上で制限が生じる。 

1-2-3 デジタル信号処理技術の PON システムへの適用 

前項に記載の課題を解決するため、本研究ではデジタル信号処理（DSP: Digital 

Signal Processing）技術を適用した PON システム構成を検討する。デジタル信号処理

とは、量子化、標本化された離散デジタル信号を用いた回路処理全般を指す。通信分野

におけるデジタル信号処理は、1960 年代において音声信号を標本化、量子化し、得ら

れた信号振幅値を伝送路上で送受信するパルス符号変調（PCM: Pulse Coded 

Modulation）通信の実用化を契機に急速に発展を遂げた。とりわけ、1965 年にはデジ

タル通信用の波形等化器である自動等化器、および、適応等化器が発表され、以降、無

線、メタル、光ファイバ通信の各分野において波形歪み等を補償する方式として広く用

いられている。特に光ファイバ通信の分野では、2004 年に高速のデジタル信号処理回

路（本来は DSP: Digital Signal Processor と称するが、混乱を避けるため、ここでは、

DSP 回路と称する。）を用い、前節にて言及したコヒーレント受信方式と組み合わせる

ことで、高速、かつ、長距離伝送を実現する提案がなされた[33]。本方式は、デジタル

コヒーレント受信方式、ないしは、デジタルコヒーレント光伝送方式と称され、コヒー

レント受信において課題であった偏波や位相といった光の波としての性質を制御する

ための処理を DSP 回路で実現するものであった。これにより、コヒーレント受信によ

る最小受信感度の改善だけでなく、デジタル信号処理により任意の多値度へ対応でき、

かつ、ファイバ伝送等で生じる波長分散や偏波分散といった波形歪みの補償が実現でき

る[34]。現在では、前節において記載した長距離伝送網での課題である高速化に伴う中

継間隔の狭窄化を防ぎ、かつ、1 波長当たり 100Gbps もの高速伝送を実現する方式と

して商用導入がされている。また、IM-DD方式においても多値変調や波形等化等でDSP

回路を用いる構成が提案されており、近年では、アクセスネットワークへの適用も検討

されている[35]。 

しかしながら、DSP の適用は、連続信号光をやり取りする長距離伝送系での研究が

先行したこともあり、光アクセスでの検討は、同様に連続信号光をやり取りする

WDM-PON への適用や、TDM-PON の下り通信のみを対象とした検討がほとんどであ

る。一方で、高い応答性が要求され、かつ、強度差のあるバースト信号を受信する

TDM-PON の上り通信に関する適用性は、その技術的な難易度の高さから未だほとん

ど検討されていない。 

本研究では、PON システムの抜本的な性能向上を目的に、高い経済性が期待される

TDM-PON に対し、特に技術的難易度の高い上り通信に対するデジタル信号処理技術

の適用可能性を模索する。 
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1-3 本論文の概要 

 本論文は全 6 章からなる。概要を以下に示す。 

第 1 章では、本研究の背景として、ブロードバンドサービスの普及状況と、PON

システムの概要、メタルサービスから PON システムを基盤とした光アクセスシステ

ムへの変遷について述べる。また、PON システムの標準化動向と、将来光アクセス

へ期待される性能について言及し、本研究の目的として、PON システムの抜本的性

能向上を設定する。 

 第 2 章から第 4 章では PON システムの高速化と長延・多分岐化を狙い、デジタル

コヒーレント受信技術の PON システムへの適用可能性を検討する。PON システム

の上り通信では、おおよそ一定の強度・位相を有する連続光を受信するコアネットワ

ークとは異なり、時間的に間欠な強度の異なるバースト信号を瞬時に正常受信する必

要がある。加えて、アクセスネットワークへの導入に際しては、送受信器の更なる経

済化が求められる。この課題に対して、本研究では、①バースト信号対応の受信構成

の提案および検証、②FPGA（Field Programmable Gate Array）実装による実現可

能性の検討を実施した。加えて、③提案構成の経済化に資する要素技術を検討した。 

第 2 章では、バースト信号に対応した受信構成を提案する。理論解析とオフライン

処理を用いた実験により、提案構成で 20 Gbps-QPSK 信号を 40km の長距離伝送が

できることを示す。 

第 3 章では、バースト信号対応 DSP 回路の FPGA 実装に関する検討と、実装した

バースト信号対応 DSP 回路の実時間検証結果を報告する。実装したバースト信号対

応 DSP を用いた実時間検証により、20 Gbps で QPSK 変調されたバースト信号をリ

アルタイム受信でき、かつ、一般的な PON システムで要求される入力信号レンジ 

22dB を確保できることを示す。 

 第 4 章では、経済化に資する要素技術の検討として、前述の自動利得制御型半導体

光増幅器の簡易化、および、OLT の周波数オフセットの補償範囲を拡大し、ONU に

要求される波長制御精度を下げる技術として、バースト信号に対応した新規周波数オ

フセット補償アルゴリズムを提案する。 

第 5 章では、帯域割当の柔軟性の向上を実現するため、OFDM（Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing）方式を活用した PON システム構成、および上り

通信方式を新たに提案する。 

 最後に第 6 章にて結論を述べる。 
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第2章  デジタルコヒーレント受信方式を活用した PON システムの

長延/多分岐化 
2-1 はじめに 

本章では、PON システムの無中継による抜本的長延/多分岐化を目的とし、デジタル

コヒーレント受信方式を活用した PON システムの構成について提案し、実現可能性を

検討する。 

2-2 想定する長延/多分岐化 PON システム 

図 2-1 に本章で想定する将来の長延/多分岐化 PON システムの概観図を示す。図 2-1

上部には、比較のため現行の PON システム構成を記載している。現行 PON システム

では、CO に配備された OLT は、光ファイバ、および、所外に配置された光スプリッ

タを介して各 ONU と接続される。前述のとおり、現行の 1 Gbps 級の PON システム

の伝送距離、および、分岐数は最大 20 km、および、32 分岐である。無中継での長延/

多分岐化を実現することで、図 2-1 下部に記載の通り、低需要地域等に配備された小規

模通信ビルの OLT 機能を都市部の大規模の通信ビルに移行することで、通信ビル数の

抜本的な削減等に寄与する。本章では、想定する将来の高速かつ、長延/多分岐化を実

現するPONシステムの性能として、波長当たりの伝送速度を 10 Gbps以上、最大40 km

伝送、および、64 ユーザ以上の収容を目標とする。 

上記 PON システムを実現するために必要な伝送バジェットを推定するため、例とし

て上り通信における要求受信信号光強度を計算した。表 2-1 に推定結果を示す。通信波

長帯は光ファイバの伝送損失が低い 1.5 µm 帯の利用を想定し、ファイバ損を 0.275  

dB/km で計算した。光スプリッタの伝送損失は、原理損失として最小 3.0 × N dB、過

剰損失を考慮し最大 3.5 × N dB で計算した。なお、N は光スプリッタの分岐比の指数

（1:2N)である。最小伝送路損失（Minimum Path Loss）は、光スプリッタの原理損の

み、最大伝送路損失（Maximum Path Loss）は、40 km 伝送時のファイバ損失と、過

剰損失を考慮したスプリッタ損の和となる。例として、32 分岐、かつ、20km 電像時

の最小、および、最大伝送路損失は、それぞれ 15.0 dB、17.5 dB である。ONU の送

信出力強度、および、受信強度は図 2-1 中の点 A、および、B の点における信号光強度

で規定する。上下通信波長の分波・合波には WDM フィルタを用いることを想定し、

損失は 2 dB とした。 

表 2-1 に記載の通り、32 分岐の PON システムにおける OLT の最小受信信号光強度

が-28.5 dBm であるのに対し、512 分岐の PON システムの OLT は、-42.5 dBm の信

号光をバースト受信しなければならない。また、最大受信信号光強度は-23.0 dBm とな

ることが想定される。そのため、OLT は 19.5 dB の受信ダイナミックレンジを確保す

る必要がある。なお、本論文において、受信器に入力される最小、および、最大受信信

号光強度の差で受信ダイナミックレンジを定義する。 以上の計算結果の通り、無中継

での長延/多分岐化を実現するためには大幅なバジェット改善、および、受信ダイナミ
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ックレンジの確保が必要不可欠である。経済性を担保しつつバジェットを拡大する手法

として、割り勘効果が期待される OLT 側に光増幅器を配備する方式がある[1], [2]。下

り通信に関しては、光増幅器による出力信号光強度の向上効果により、バジェットを大

幅に改善できる。一方上り通信では、IM-DD 方式で前置光増幅器を用いた場合、下り

通信のバジェット効果と比較し、自然放出光（ASE: Amplified Spontaneous Emission）

雑音の影響により受信感度改善効果が制限される。図 2-2 に IM-DD 方式における受信

信号光強度と BER（Bit Error Rate）特性の理論計算結果を示す。ここでは、伝送速度

20 Gbps を想定し、信号光波長を 1530nm として計算を行った。光受信器の熱雑音量

は、10 Gbps の消光比 9 dB の NRZ 信号を受信時に、-28 dBm で BER=10-3となる値

とした。計算における消光比は前述の通り 9 dB、前置光増幅器の増幅利得、および、

雑音指数（NF: Noise Figure）は 20 dB、および、5 dB とした。また、ASE 雑音の除

去フィルタ帯域は 0.48 nm とした。図示の通り、前置光増幅器を用いた場合において

受信感度は-38 dBm 程度であり、表 2-1 で要求される最小受信感度に満たない。 

したがって、特に上り通信に対してさらなる最小受信感度を改善する手法の適用が要求

される。 

©2018IEEE 

図 2-1 想定する長延/多分岐化 PON 
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表 2-1 計算諸元 

Maximum launched power of 

B-Tx[dBm] 
+8 

Minimum launched power of B-Tx 

[dBm] 
+4 

Number of accommodated users 
32 

(M=1) 

64 

(M=2) 

128 

(M=4) 

256 

(M=8) 

512 

(M=16) 

Minimum Path loss [dB] 15 18 21 24 27 

Maximum Path loss [dB] 28.5 32 35.5 39 42.5 

Maximum received power of B-Rx 

[dBm] 
-12 -14 -17 -20 -23 

Minimum received power of B-Rx 

[dBm] 
-28.5 -32.0 -35.5 -39.0 -42.5 

 

図 2-2 IM-DD 方式における受信信号強度に対する BER 特性 
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2-3 デジタルコヒーレント受信方式を活用した PON システム 

2-3-1 デジタルコヒーレント受信方式概要 

現在、光アクセスネットワークで商用導入されている光送受信方式は、IM-DD 方式

が主流である。送信側では、光の強度を”１”、および、”0”の二値で変調し、受信側では、

フォトダイオードを用いて光の強度成分を受信する。無線通信分野では、強度成分だけ

でなく、電波の位相変調成分に情報を重畳する方式が用いられており、DSP によって

受信信号の位相、強度の変化量から伝送路特性を補償している。一方、現在の PON シ

ステムでは、光の位相情報等を情報伝達や波形劣化補償に利用していない。IM-DD 方

式はシステムが単純でコストが低い点において、PON システムとの相性が良く、広く

用いられてきた。しかし、一波長当たり 10 Gbps を超える伝送速度では、前項に記載

の通り、多分岐/長延化 PON で要求されるバジェットを確保するのは難しい。デジタル

コヒーレント受信方式は、第 1 章で言及した通り、コヒーレント受信による感度改善効

果と、デジタル信号処理による波形歪みの補償効果の双方が得られ、抜本的に伝送距

離・受信感度を改善する方式として知られており、1 波長あたり 100Gbps を超える次

世代の光ファイバ通信の根幹を担う方式として実用化されている。 

図 2-3(a)に一般的なデジタルコヒーレント受信構成を示す。デジタルコヒーレント受

信方式では、受信側に局部発信光源（LO: Local Oscillator）を有し、受信信号光との

ビート信号を有する。信号光と LO 光の波長差に応じて、ビート信号成分はベースバン

ド信号帯、ないしは、中間周波数帯にダウンコンバートされ受信される。前者をホモダ

イン、ないしは、イントラダイン受信、後者をヘテロダイン受信と称する。受信信号光

は、PBS（Polarization Beam Splitter）、90 度ハイブリッド等で構成される偏波・位

相ダイバーシティにより、偏波、位相分離され、バランストフォトダイオードにより光

電変換される。光電変換後の信号は、アナログデジタル変換器（ADC: Analogue to 

Digital Converter）により AD 変換され、DSP 回路で処理される。この偏波・位相ダ

イバーシティ受信器、および、バランストフォトダイオードによって構成される光受信

フロントエンドのうち、バランストフォトダイオード前段の光回路部では、石英ガラス

による平面導波路を用いた構成[1]が広く用いられてきたが、近年では、SiGe や InP を

材料とした構成も製品化され、光受信フロントエンドの小型・経済化が進んでいる

[4],[5]。 

図 2-3(b)に一般的な DSP 回路の機能ブロック例を示す。1 波長あたり 100Gbps の光

信号を伝送するシステムでは、一般的に偏波多重 4 値位相変調（DP-QPSK: 

Dual-Polarization Quadrature Phase Shift Keying）信号が用いられ、受信 DSP 回路

では、クロック再生回路、波長分散補償回路、偏波分離・偏波分散（PMD: Polarization 

Mode Dispersion）補償回路、周波数オフセット補償回路、位相補償回路、復号器を有

する。１波長あたり 100 Gbps 以上の長距離伝送に伴う波長分散、および、PMD の補

償を DSP により実現することで、飛躍的な伝送距離改善ができる[6]。波長分散、およ
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び、偏波状態、PMD 量は、伝送距離、伝送路状態により時間的に異なるため、受信信

号毎に補償量を変更する必要がある。これを実現するため、受信信号状態を計測し、補

償量を決定する適応等化アルゴリズムを用いたバタフライ型の時間領域フィルタで構

成されることが多い[7]。 

2-3-2 デジタルコヒーレント受信方式を用いた PON システムの検討状況と課題 

PON システムの高速化や、長距離伝送による収容可能範囲の向上、収容 ONU 数向

上につながる光分岐数の改善などを目的にデジタルコヒーレント受信方式を用いた

PON システムの検討がされている[8]-[11]。しかし従来方式は、技術的に比較的に難易

度の低い下り通信への検討や、波長多重ベースの PON システムへの適用がほとんどで

ある[11]。そのため、特に経済性が高い TDM 方式の PON システム、特に上り通信に

関する検討は進んでいない。一方、技術的に先行する長距離伝送網では、コア/メトロ

ネットワークにおいてバースト信号をデジタルコヒーレント受信する構成の検討が一

部進んでいる[13]-[16]。しかし、これらの報告は、DSP 回路の構成や、波長多重を組

み合わせて用いた時の高速波長選択性がに関する検討が主であり、後述する PON シス

テムへの適用における特有の課題に関する検討はなされていない。 

TDM-PON システムの下り通信では、光スプリッタによって分岐された光信号が各

ONU に送信される。各 ONU は OLT の送信する連続光を受信する。このとき、各 ONU

の受信する信号光強度は伝送経路の差によってそれぞれ異なる。連続光を受信する下り

通信にデジタルコヒーレント受信技術を適用した場合、コアネットワーク等で用いられ

る DSP 回路構成や、受信器がそのまま適用できる。一方、上り通信では、OLT は、各

ONU の送信する強度の異なる時間的に間欠なバースト信号を受信する。一般的に、各

バースト信号は、バースト信号の立ち上がり時間および信号同期に用いられる冗長部で

あるプリアンブル、実データが格納されたペイロード、信号光の立ち下がり時間に用い

られるエンドオブバーストによって構成される。従来の PON システムでは、最大 1 µs

程度のプリアンブルが規定されており、OLT はプリアンブル受信中にペイロードの信

号を正常受信するための処理をする。IM-DD 方式を用いた PON システムにおける受

信信号処理は、単純に、光電変換したバースト信号を飽和増幅器（リミッティングアン

プ）によって強度差を一定値にし、クロックデータリカバリによってデータの再生する

ものであった。一方で、光の位相や偏波状態に応じて処理が必要なデジタルコヒーレン

ト受信では、①バースト信号の強度差の吸収に加え、②バースト信号毎に異なる周波数

特性、③バースト信号毎に異なる偏波状態、④バースト信号と局部発信光（局発光）と

の発信波長差を、短い応答時間で補償し、ペイロードを正常受信できる状態にしなけれ

ばならない。①～④の信号特性は、ONU 毎の送信器特性、および、伝送経路に応じ、

受信バースト信号毎に異なる。それぞれの関係は図 2-4 に記載の通りである。なお、長

距離伝送系で課題であったPMDの影響は、想定する長延/多分岐化PONの伝送距離（40 

km）において無視できる。 
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図 2-3(a) 一般的なデジタルコヒーレント受信構成、(b) DSP ブロック構成 

 

図 2-4 デジタルコヒーレント受信技術を用いた PON システムの課題 
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2-4 バースト信号対応デジタルコヒーレント受信器の提案 

2-4-1 提案構成 

上記の課題を踏まえ、図 2-5 に提案するバースト信号対応のデジタルコヒーレント受

信器の構成図を示す。提案構成では、連続光受信用のコヒーレント受信器、ADC に加

えて、自動レベル制御機能付き光ファイバ増幅器とバースト信号対応 DSP を有し、バ

ースト信号の強度差や周波数特性の差異、偏波状態を短い応答時間で補償、追従する。

各機能について以下に述べる。なお、信号光と LO 光の波長差を補償する機能について

は、4 章にて言及する。 

A) 自動レベル制御機能付き光ファイバ前置増幅器によるバースト信号のレベル等化 

一般的な連続光用のコヒーレント受信器は、トランスインピーダンスアンプ（TIA: 

Trans-Impedance Amplifier）の後段に可変利得増幅器（VGA: Variable Gain 

Amplifier) を有し、AGC 機能を用いて出力信号振幅を制御する。しかし、連続光受信

を想定しているため、AGC 機能の応答周波数は~kHz オーダであり、高速応答性が要

求されるバースト信号受信には適さない。また、電気段において、AGC 回路の応答性

を向上すると、増幅帯域の減少や、同符号連続等よって生じるベースラインワンダーの

影響を受ける。一方、TIA および VGA を固定利得で動作させ強度差のあるバースト信

号をした場合は、①コヒーレント受信器の有する TIA の非線形性による歪み、②弱信

号受信時の AD 変換にともなう量子化誤差によって最小受信感度が制限される。したが

って、連続光用のコヒーレント受信器を単純に適用するだけでは、広い受信ダイナミッ

クレンジを確保することは難しい。 

そこで、自動レベル制御機能付き光ファイバ増幅器を前置増幅器として配置し、コヒ

ーレント受信器に入力されるバースト信号の強度を一定値にする構成を提案する。自動

レベル制御機能付き光ファイバ増幅器は、これまで 1G-10G 級の TDM－PON システ

ムにおいて、中継増幅器として用いることを想定されて検討されてきた[18],[19]。図 2-6

に自動レベル制御機能付き光ファイバ増幅器を示す。ここでは、1.5µｍ帯の波長帯を想

定し、EDFA を用いる。自動レベル制御機能付き EDFA（以下 ALC-EDFA）は、AGC

機能部と、バンドパスフィルタ（OBPF: Optical Band Pass Filter）、ALC 機能部に分

かれる。AGC 機能部は、モニタ PD、フィードフォワード（FF:Feed Forward）利得

制御回路、EDFA で構成され、バースト信号を EDFA に入力することによって生じる

サージを防ぎ、入力強度によらず定利得でバースト信号を増幅する。ALC 機能部は、

モニタ PD、FF 制御回路、高速の可変光減衰器（VOA: Variable Optical Attenuator）

によって構成される。モニタ PD で検出した入力バースト信号の強度に応じて、VOA

の減衰量を FF 制御し ALC-EDFA の出力信号強度を一定値にそろえる。バンドパス

フィルタ部は、前段の AGC 機能部で生じた ASE 雑音を除去し、小信号入力時の後段

のモニタ PD でのレベル検出精度を向上させる。また、EDFA, VOA の前段には光の遅

延線を挿入しており、電気回路単体では実現が難しい 50ns 以下の高速応答性を実現で
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きる。 

B) バースト信号対応デジタル信号処理回路 

デジタル信号処理技術をバースト信号受信に適用する場合、ペイロード部を損なうこ

となく受信するため、DSP における各種計算処理をバースト信号の冗長部分であるプ

リアンブル長内で終える必要がある。特に処理時間を要するのは、受信信号の周波数特

性等を補償するための適応等化フィルタ部である。デジタルコヒーレント受信方式では、

位相ダイバーシティ受信することにより、伝送路特性によって影響を受けた光の位相情

報を正確に受信することができる。この位相情報を用いて伝送路特性を逆推定し、信号

の等化を行う。 

CMA（Constant Modulus Algorithm）は、QPSK 信号の複素振幅が一定であるとい

う特徴を利用して FIR（Finite Impulse Response）フィルタの係数を適応的に処理す

る LMS（Least Mean Square）方式のブラインド等化アルゴリズムであり、その処理

の簡易性から広く用いられている[7]。CMA を適応等化アルゴリズムとして用いること

で、①受信信号の偏波合成、分離、②クロックリカバリ、および③波長分散や偏波分散、

送受信器の帯域不足帯域不足等によって生じる信号波形劣化の補償などができる

[20]-[22]。一方、フィードバック処理を用いたブラインド等化アルゴリズムのため、フ

ィルタ係数の最適化に膨大な反復計算が必要となる。そのため、特性の異なるバースト

信号を受信する PON システムの上り通信に単純に適用すると、フィルタ係数の最適化

処理をするために十分なプリアンブル長を付与しなければならない。現状の ASIC 等に

代表される集積回路の動作周波数を考慮すると、一般的なプリアンブル長である 1µsよ

りも大幅に増加することが予想される。したがって、帯域利用効率が低下する恐れがあ

る。 

そこで、各ONUの送信するバースト信号に対応するフィルタ係数の最適化を、PON

システムの初期認証フェーズであるPONディスカバリにて行い、以降の通信では、

ONU毎に最適化したフィルタ係数を引き継いで用いる方式を提案する。図2-7（a）に

提案するDSPの処理構成を示す。提案DSPは、バーストフレームの検知回路、周波数オ

フセット補償回路、サンプリング位相回路、偏波推定/補償回路、CMAを用いた適応等

化フィルタ回路、位相補償回路、デコード回路を有する。なお、ここでは、単一偏波変

調のQPSK信号を伝送することを想定する。本構成の特徴は文献[15]と同様に適応等化

フィルタの前段に偏波推定/補償回路を有する点と、各ONUの送信するバースト信号の

受信タイミングに合わせ、事前にONU毎に最適化したフィルタ係数を適応等化フィル

タの初期値として用いる点である。 

一般的な偏波多重された信号受信において、前述の通り、各偏波に重畳された信号は

偏波ダイバーシティ受信した信号を、CMAを用いたバタフライ型のFIRフィルタによ

って分離できる[7]。しかし、各偏波の信号に対しFIRフィルタを配備しなければならな

いため、回路規模が大きくなってしまう。一方、想定する単一偏波変調信号受信では、
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偏波状態を推定し、最大比合成をすることで、伝送路にて偏波回転が生じていても単一

偏波の信号に復元することができる[22]。 

コヒーレント受信器にて偏波ダイバーシティ受信されたバースト信号の電界（Ex,Ey）

は式（2-1）で表すことができる。 

s

j

y

x
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e
E
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









−
=








α
α δ

1
 

(2-1) 

式中に記載の α と δ は、直交する XY 偏波間の強度比と、位相差を表す。Es はコヒ

ーレント受信器の入力における信号電界である。α が 1/2 未満であるとき、α と δ は式

(2-2)、および、(2-3)の通りである。 
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なお、icx と icy は各偏波の受信複素信号である。また、式(2-2)、および、式(2-3)は、

αが 1/2 以上の場合、式(2-4)、および式(2-5)となる。 

α
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i

i
 (2-5) 

式(2-1）から式(2-5)より、受信信号の偏波状態を示すα、δを推定し、式（2-6）に

示す最大比合成をする。 

cycx
j

c ijiei αα δ −+= − 1)(

, 
(2-6) 

これにより、受信偏波状態によらず元の単一偏波変調された送信信号の偏波状態を復

元することができる。なお、偏波状態の推定精度を向上させるため、一般的には複数の

サンプリング点を平均して上記の計算を実施する。一連の処理において収束時間に時間

を要する反復計算はなく、時間応答性の高いフィードフォワード処理で偏波状態を補償

できる。 

 文献[15]では、簡易な偏波処理方式として最大比合成法を活用している。一方、本提

案方式における効果は、処理の簡易化にとどまらない。適応フィルタ部で補償できる要

素は、受信バースト信号毎に動的に変動する信号偏波と、各 ONU の送信するバースト

信号毎に固有の波長分散等の伝送路特性に分かれる。前者は、受信バースト信号毎に異

なる特性を有するため、都度補償する必要があるが、後者は、時間的な変動が非常に少
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ない静的な特性を持つため、これを補償するだけであれば一度計算したフィルタ係数を

以降の通信でも利活用できる。これに着目し、受信バースト信号毎に変動する要素を

CMA の前段にて補償し、ONU 毎に PON ディスカバリにおいて事前計算したフィルタ

係数を以降の通信で用いることで、CMA の反復計算処理回数を大幅に削減する構成を

提案した。 

図 2-7(b)に提案 DSP の適用を前提とした PON ディスカバリの概要を示す。なお、

本論文では、例として IEEE にて標準化がされている E-PON 方式の PON ディスカバ

リを想定する。PON システムの通信は、まず、新たに接続された ONU を OLT が認証

し、以降は、OLT の動的帯域割当アルゴリズム（DBA: Dynamic Bandwidth Allocation）

をもとにスケジューリングされた時間スロットを用いて各 ONU と OLT が通信する方

式をとる。本論文では、前者を PON ディスカバリ、後者を DBA 通信プロセスと称す

る。PON ディスカバリは DBA 通信プロセスの合間に一定の周期にて繰り返し実施さ

れる。以下に詳細を述べる。 

まず OLT は未認証の ONU を探索するため、Discovery gate 信号を下り通信でブロ

ードキャストする。各 ONU は、Discovery gate 信号を受信後、一定のランダム時間の

のち、認証要求信号である Registe request を送信する。この時、Registe request 信号

は CMA によるフィルタ係数の最適化に十分なプリアンブル長を有するものとする。認

証 ONU の管理、および、DBA 処理をする OLT の MAC（Media Access Control）部

は、受信したRegister request信号を元に各ONUに認証 IDであるLLIDを付与する。

この時、DSP 部は、ONU 毎に最適化したフィルタ係数を保持し、MAC 部にて LLID

と対応付け保存する。以降の DBA 通信プロセスでは、DBA によってスケジューリン

グされた各 ONU のバースト信号の受信タイミングに合わせ、DSP の適応等化フィル

タ部に保存したフィルタ係数を初期値として入力する。一度フィルタ係数を十分な反復

計算により最適化することで、DBA プロセスにおいて ONU の送信するバースト信号

のプリアンブル長は、PON ディスカバリにおいて付与されるプリアンブル長よりも大

幅に短い値に設定できる。 
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図 2-5 提案するデジタルコヒーレント受信器 

 

図 2-6 自動レベル制御機能付き EDFA 構成図 
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図 2-7(a)提案するデジタル信号処理回路構成、(b)PON ディスカバリにおける等化係

数の学習 
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2-4-2 光伝送シミュレーションによる適用効果の評価 

前項に記載の提案 DSP 回路構成について適用効果を評価するため、20Gbps の単一

偏波変調された QPSK 信号（SP-QPSK: Single Polarization QPSK）に対し、光伝送

シミュレーションによって BER 特性を評価する。本計算で利用したパラメータは、後

述の 40 km バースト伝送実験において用いた値と同じである。なお、本シミュレーシ

ョ ン は VPIphotonics 社 の 光 伝 送 シ ミ ュ レ ー シ ョ ン ソ フ ト で あ る

VPItransmissionMaker™ Optical Systems を用い、連続光を送受信する構成にて計算

した。図 2-8 に BER 計算結果を示す。図 2-8(a）は、従来の連続光用 DSP として CMA

を用いて偏波合成・周波数特性を補償する構成を、図 2-8(b)は提案 DSP 構成を用いた

場合の計算結果である。FEC（Forward Error Correction）の適用を想定し、BER=10-3

となる受信光強度をエラーフリー受信（BER=10-12以下）できる最小受信感度と定義す

る。ここでは、Back-to-Back と SMF40 km 伝送時において、直線偏波、および、円偏

波となる 4 種類の偏波状態（(α, δ) =  (0, 0)，(1, 0)，(0.5, 0), (0.5, π/2)）の信号光を受

信した場合を想定する。なお、双方の構成においてフィルタ係数を最適化後の BER を

評価する。図に示す通り、提案 DSP を用いた場合、20Gbps の SP－QSPK 信号を 40km

伝送時においても-45.4dBm 以下の高感度受信ができることが分かる。また、連続光用

DSP と比較しても受信感度の劣化は見られなかった。 

次に、フィルタ係数の最適化にかかる反復計算回数、すなわち収束時間を評価した。

ここでは、40 km 伝送時において BER が 10-3以下となるまでに要する CMA の反復計

算回数を導出した。図 2-9 に計算結果を示す。ここでは、図 2-9(a)では①従来の DSP

と同様に CMA を用いて偏波合成・周波数特性の補償をする構成、図 2-9(b)では①にお

いて、事前計算したフィルタ係数を CMA の初期値として活用する構成、図 2-9(c)では

③CMA の前段で偏波合成し、事前計算したフィルタ係数を CMA の初期値として活用

する構成（提案 DSP）の 3 パターンについて計算した。構成②、③におけるフィルタ

係数の事前計算は、全ての受信信号光強度に対して、受信偏波状態が(α, δ) = (0, 0)の

-45.0 dBm の信号受信に対して行い、最適化後のフィルタ係数を初期値として用いた。

図 2-9(a)に示す通り、構成①では、受信信号強度の低下、すなわち、SNR の劣化とと

もに CMA の最適化に必要な反復計算回数は増える。-45.0 dBm の信号受信時には、

14000 回を超える反復計算回数を要することが分かる。したがって、仮に DSP 回路の

動作周波数を 625 MHz と仮定した場合、22.4 µsもの長さのプリアンブルを付与する必

要がある。一方、構成②では、偏波状態が(α, δ) =(0, 0)，(0.5, 0), (0.5, π/2)の場合にお

いて反復計算回数が大幅に減少している。一方で、 偏波が(α, δ) =(1, 0)の信号を受信し

た場合、他の偏波状態に比べ非常に多い反復計算回数が要求される。特に-45.0 dBm の

信号を受信時には 6000 回を超える（図 2-9(b)参照）。これは、(α, δ) =(1, 0)の信号は、

事前計算に用いた(α, δ) =(0, 0)に直交する偏波状態であるため、フィルタ係数を再度最

適化する必要があるためである。つまり、従来の CMA において、単純に事前計算した
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フィルタ係数を活用しようとした場合、事前計算を行った受信信号の偏波状態と、受信

バースト信号の偏波状態が異なる場合、フィルタ係数の再最適化が必要となることが分

かった。一方、図 2-9(c)に示す通り、提案 DSP 回路では、全ての受信信号光強度、お

よび、偏波状態において、反復計算をせずとも BER が 10-3を下回る結果となった。結

果より、提案するバースト対応 DSP では、偏波状態の推定/補償処理を CMA の前段で

行うことにより、CMA の収束時間を劇的に削減できることが分かる。 
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図 2-8 BER 計算結果: (a)CMA を用いた従来 DSP 構成, (b)提案 DSP 構成 
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図 2-9 BER=10-3 以下で受信するために必要な CMA の反復計算回数の計算結果: 

(a)CMA を利用した従来 DSP 構成、(b)CMA を利用した従来 DSP において事前計

算したフィルタ係数を初期値とした場合、 (c)提案する DSP 構成の場合 
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2-5 40km 伝送実験による提案構成の検証 

提案バーストコヒーレント受信器の受信ダイナミックレンジ、および、バースト信号

への応答性をバースト伝送実験により評価する。 

2-5-1 実験構成 

図 2-10 にバースト伝送実験構成を示す。ONU 側では、2 台のバースト送信器を配置

し、一方を測定用、一方をダミー信号の送信用に用いる。各バースト送信器は、DFB

レーザ、LN（LiNbO3）-IQ 変調器、バースト変調用の AOM （Acousto Optical 

Modulator）で構成される。各バースト送信器の信号波長は 1552.68 nm、信号光の線

幅は 100 kHz である。任意波形発生器（AWG: Arbitral waveforms generator）にて生

成された I、および、Q 信号により変調器を動作させ、信号光を SP-QPSK 変調する。

AWG の DAC のサンプリングレートは 10 GSamples/s とした。各バースト送信器の送

信タイミングは、AWG と同期した信号発生器（FG: Function Generator）の生成する

Enable signal によって AOM を光シャッターとして動作させることで制御し、信号光

をバーストフレーム変調する（図 2-10 参照）。従来の PON システムでは、一般的に直

接変調 LD のバイアス電流を制御することでバースト信号を生成した。このバイアス電

流の急激な変動、および、これを起因として生じる LD の温度変化に伴い、LD の中心

周波数は数十GHz単位で100 µs程度の過渡応答時間にわたり変動する[26]。本現象は、

波長ドリフトと称される。信号光と LO 光の波長差を DSPのみで補償しようとすると、

このような大幅な波長変動に追従することは難しい。したがって、直接変調 LD が定常

状態となり、中心周波数が DSPで処理できる信号光周波数の範囲に収まるまで正しく

信号受信ができない。ペイロードを損なうことなく信号を受信するためには、波長ドリ

フトによる中心波長の変動時間より長いプリアンブル長を設定する必要がある。しかし、

前述の通り 100 µsにも及ぶプリアンブル長は、PONシステムの帯域利用効率を大幅に

下げるため、許容できない。一方、本実験で用いた外部変調器によりバーストフレーム

変調をする構成では、LD のバイアス電流を一定値で印加し続けるため、波長ドリフト

の問題を回避できる。一方、直接変調 LD と比較し、ONU のコスト増が懸念される。

本章では、バースト変調器として AOM を利用しているが、単に提案方式の有用性を確

かめる PoC（Proof of Concept) のための構成であり、将来的には、高い経済性が期待さ

れる半導体光増幅器を用いた構成などが考えられる[27]。また、SP-QPSK変調に用いた

LN-IQ 外部変調器に関しても同様に、経済性の高いリン化インジウム（InP）や、シリ

コン（Si）を材料としたマッハツェンダ（MZ）変調器を用いることで、直接変調 LD

に対するコスト増分を許容可能な範囲に抑えることが期待される[28],[29]。 

OLT 側のバースト受信器は、ALC-EDFA、偏波ダイバーシティコヒーレント受信器、

DFB-LD、リアルタイムオシロスコープで構成される。EDFA の NF は 5dB、DFB-LD

の出力、および、線幅はそれぞれ+6 dBm、100 kHz である。波長は、信号光と同様に

1552.68 nm とし、信号光との波長差はおおよそ 50 MHz 以内となるよう調整している。
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受信信号は 50 GSamples/s で動作するリアルタイムオシロスコープにてＡＤ変換した

のち、オフライン DSP 回路にて処理する。なお、シンボルレートが 10 GS/s のため、

5 倍オーバーサンプルしており、AD 変換にともなうエイリアシングの影響は少ない。

リアルタイムオシロスコープの垂直分解能は 8 bit である。なお、実用化をする上では、

経済化のため、サンプリングレート、垂直分解能数ともにより低い ADC を用いること

が想定される。オフライン DSP 回路は、図 2-7(a)に示した提案構成を用いており、バ

ーストフレームの検知回路、サンプリング位相回路、偏波推定/補償回路、CMA を用い

た適応等化フィルタ回路、位相補償回路、デコード回路を有する。処理の簡略化のため、

周波数オフセット補償回路は具備していない。バースト信号のフレーム検出機能として、

プリアンブルに配置した既知の信号系列に対する中央相互相関を取る手法を用いてい

る[24]。偏波推定機能では、129 シンボルのウィンドウサイズにて平均化を行う。キャ

リア位相補償機能では、4 乗法[7]を用い、平均化数は 33 シンボルである。適応等化フ

ィルタとして用いる FIR フィルタのタップ数は 15 とした。これは、1.5 µm帯の光信号

を 40 km 伝送時に生じる波長分散量を十分に補正できるタップ長である。CMA のステ

ップサイズパラメータは 0.001 とし、DSP 回路の動作周波数、すなわち、CMA の更新

周期は、ASIC（Application-Specific Integrated Circuits) の一般的な動作周波数であ

る 625MHz を想定する[25]。図 2-11 に本実験で使用するバーストフレーム構成を示す。

プリアンブル、ペイロード、エンドオブバーストの長さはそれぞれ 1.3 µs , 8.1 µs, 0.2µs

である。なお、バーストフレームの伝送間隔であるガードタイムは 400ns である。プ

リアンブルは、161,954 bit の 15 段の PRBS（Pseudo Random Binary Sequence）信

号で構成される。 

2-5-2 実験結果 

図 2-12 に ALC-EDFA の入出力点における受信信号波形を示す。偏波状態(α, δ) = (0, 

0)である。QPSK 変調時は In-Phase、および、Quadrature-Phase ともに信号振幅が

同じため、ここでは I 軸で取得した信号波形のみ記載する。図より、ALC-EDFA を適

用することで、-23.0 dBm の強バースト信号と-44.0 dBm の弱バースト信号を交互に受

信した場合であっても、双方の信号を一定振幅で ADC に入力できていることが分かる。

したがって、バースト信号の強弱によって生じる量子化雑音の影響を低減できる。

ALC-EDFA の応答時間は、前述の通り 50 ns 以下を達成した。 

次に、ALC-EDFA を適用することによる受信ダイナミックレンジの拡大効果を評価

するため、図 2-13 に AGC-EDFA を前置増幅器として用いた場合、図 2-14 に提案構成

の BER 測定結果を示す。バースト信号受信時特性を評価する場合、受信器の応答性を

確認するため、その受信器における最大、および、最小の入力信号強度となる強弱のバ

ースト信号を入力し、測定する方式が一般的である。各構成における測定信号光、およ

び、ダミー信号光の信号光強度設定は図中に記載の通りである。ここでは、偏波状態と

して α=1, 0, 0.5 となる条件で測定した。なお、α＝0.5の測定をする際の偏波間の位相
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差δは任意の値を取る。結果より、全ての偏波状態において、各構成で-43.5 dBm 以下

の高感度受信を達成した。一方、AGC-EDFA を用いた構成では、偏波状態が X- (α=1) or 

Y- (α=0) 偏波となった時に、強バースト信号受信時の BER 特性が劣化していることが

分かる。これは、強バースト信号を AGC-EDFA で線形増幅することで、コヒーレント

受信器の TIA の増幅利得が飽和してしまい、非線形増幅による波形劣化が生じている

ためである。結果として、受信ダイナミックレンジは 15.6 dB に制限される。一方、

ALC-EDFA を用いた場合、-23 dBm の強バースト信号受信時においても BER 特性は

劣化しない。加えて、偏波状態によらず-44.7 dBm 以下の弱バースト信号を高感度受信

した。結果として、ALC-EDFA を前置光増幅器として用いることで、21.7 dB の広ダ

イナミックレンジを達成した。達成した入力信号レンジは、表 2-1 において想定した

512 分岐、40 km 伝送を実現する長延・超多分岐 PON システムの入力信号レンジを満

足し、かつ、計算した最小受信感度に対して 2.2 dB のマージンを有する。 

図 2-15 に、40 km 伝送した-44.0 dBm のバースト信号受信時における CMA の反復

計算回数と BER 特性の関係を示す。比較のため事前計算したフィルタ係数を初期値と

して用いない場合、初期値として用いる場合の結果を記載する。なお、前者は、ディス

カバリプロセスにおける信号受信に相当する。結果より、事前計算したフィルタ係数を

利用しない場合は 2100 回の反復計算を要するのに対し、提案構成では、光伝送シミュ

レーションによる結果と同様に反復計算をせずとも BER=10-3を得ることができる。し

たがって、提案 DSP では従来の PON システムにおいて規定されたプリアンブル長の

最大値 (おおよそ 1 µs) よりも短いプリアンブル長のバースト信号を受信できる。一方、

PONディスカバリプロセスにおけるCMAの収束時間に懸念が残る。今回の結果では、

-44.0 dBm の信号受信時において、CMA の最適化に 2100 回の反復計算を要した。CMA

の更新周期として ASIC の動作周波数である 625 MHz を考慮すると、3.36 µs のプリ

アンブル長を付与する必要がある。これは、従来 PON の規定値の 3 倍ほどとなる。こ

の、PON ディスカバリプロセスにおけるプリアンブル長の増大は、Register request

信号の衝突確率を増大させる。すなわち、OLT の再起動時等、複数の ONU が同時に

接続要求をする状況下において、スムースな ONU 認証を阻害する可能性がある。 
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図 2-10 40km 伝送実験構成 
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図 2-11 バーストフレーム構成 
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図 2-12 受信信号波形  

 
図 2-13 BER 測定結果（w/o ALC-EDFA） 
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図 2-14 BER 特性（w/ ALC-EDFA) 
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図 2-15 CMA の反復計算回数に対する BER 特性 
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2-6 多分岐化にともなうディスカバリ時の信号衝突確率増加に関する評価 

前節にて、提案バースト対応 DSP により、PON の DBA プロセスにおける CMA の

反復計算回数を大幅に削減できることを示した。一方、フィルタ係数の最適化が必要と

なる初期通信、PON ディスカバリプロセスでは、従来 PON システムで規定されるプ

リアンブル長よりも 3 倍程度長いプリアンブルが必要になる。このプリアンブル長の増

加は、OLT がランダムな時間タイミングにて各 ONU の送信する信号を受信する PON

ディスカバリプロセスにおいて、信号衝突確率の増加を引き起こす懸念がある。これは、

PON の分岐数が増えるほど顕著になるものと想定される。本節では、モンテカルロシ

ミュレーションにより、PON ディスカバリにおいて、接続される全ての ONU が初期

認証されるまでの PON ディスカバリプロセス数をモンテカルロシミュレーションによ

り評価する。 

2-6-1 モンテカルロシミュレーションによる PON ディスカバリプロセスの評価 

 図 2-16 に EPON の PON ディスカバリプロセスの OLT、および、ONU の動作を示

す。前節にて述べたとおり、PON ディスカバリでは未認証の ONU を探索するため、

まず OLT が Discovery gate 信号を下り信号でブロードキャストする。同時に、OLT

は、ONU が送信する Register request 信号を受信するための時間枠を設定する。この

時間枠を Discovery window と称する。各 ONU は Discovery gate 信号の受信後、それ

ぞれ任意のランダム時間待機したのち、Register request 信号を送信する。これは、未

認証の ONU は OLT から上り信号の送信タイミングを割り当てられていないため、

Discovery gate 信号を受信後すぐに上り信号を送信すると、OLT からおおよそ同一の

距離に存在する ONU 同士の信号が衝突してしまうためである。ここでは、このランダ

ム遅延時間の最大値と、Register request 信号長である R の合計を Discovery slot と称

する。OLT は、Discovery window 内で正常受信した Register request 信号の送信 ONU

を認証する。この時、OLT は、未認証の ONU が OLT からどのような距離に存在する

かを把握していないため、式(2-7)に示す通り、Discovery window 長 W は、ディスカ

バリスロット長 R と、最小・最大のラウンドトリップタイム（RTT: Round Trip Time）

の差を加算したものよりも長く設定する必要がある。 

� ≥ � + (����		 − ����		) (2-7) 

例えば、0 kmから 40 kmの位置に存在するONUを収容するPONシステムの最小RTT

と最大 RTT はそれぞれ 0, 400 µs である。 

初期認証時は各 ONU の送信タイミングは同期されていないため、未認証の ONU が

複数存在した場合、上り信号が衝突する場合がある。図 2-17 に、PON ディスカバリプ

ロセスにおける Register request 信号の衝突発生例を示す。ここでは簡単のため、8 台

の未認証ONUが同時に認証要求する場合を想定する。PONディスカバリプロセスは、

DBA 通信プロセスの間に一定周期で繰り返し実施される。図に示す通り、最初の PON
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ディスカバリプロセス（Phase#1）では、6 台の送信する Register request 信号がそれ

ぞれ同じタイミングで OLT に到達しており、衝突が発生している。OLT は衝突した信

号を受信できないため、正常受信された 2 台の ONU のみ認証される。一定時間後に実

施される次の PON ディスカバリプロセスで（Phase#2）では、Phase#１にて認証され

なかった6台のONUが再度Register request信号を送信する。6台の送信信号のうち、

4 台の信号が衝突しているため、残りの 2 台が OLT に認証される。残りの 4 台は、同

時認証される ONU 台数が少なくなり、信号の衝突確率が下ったため、さらに次の PON

ディスカバリプロセス（Phase#3）において認証される。Discovery window 長が固定

の場合、この信号同士の衝突確率は、Register request 信号長 R や同時に認証要求する

未認証 ONU 数の増加に比例して上昇する。したがって、従来よりも収容 ONU 数の増

加が期待される多分岐化 PON に提案 DSP を適用した場合、前節で指摘した PON ディ

スカバリプロセスにおけるプリアンブル長の増加による衝突確率の増加が懸念される。

結果として、従来の PON システムに比べ、全ての ONU の認証に要する時間が大幅に

増加する恐れがある。これまでに、認証 ONU 数に対し、伝送効率を最大化する

Discovery slot 長の検討は報告されている[30],[31]。しかし、全ての ONU を認証する

までに必要な PON ディスカバリプロセス数に関する詳細な議論はなされていない。そ

こで、本研究では、モンテカルロシミュレーションによる数値計算により、全ての ONU

を認証するまでに必要な PON ディスカバリプロセス数を検討する。ここでは、最悪条

件として、全ての ONU が同時に認証要求するものとする。なお、通常利用時に全ての

ONU が同時接続するようなケースは発生することは考えにくい。しかし、停電からの

復旧や、OLT の再起動等 PON システムの保守者のメンテナンス作業時においては起こ

り得る。 

 数値シミュレーションは以下のステップで行われる。 

STEP1: CO から 40 km までの範囲における各 ONU の分布を乱数で生成 

STEP2:ONU 毎のランダム遅延を乱数で生成、OLT-ONU の距離から OLT がディスカ

バリ信号送出後、OLT が Register request 信号を受信する時間を計算. 

STEP3: 各 ONU の送信する Register request 信号の到着時間から信号が衝突せずに

到着した ONU を認証 

STEP4: 全ての ONU が認証されるまで、STEP2、および、3 を繰り返す。 

図 2-18 に本計算で使用した ONU の分布例を示す。ここでは、ONU が CO に対し

0~40km までの範囲において、中央値が 20km の正規分布に従って存在する状況を仮定

する。ONU の分布は上記の 4 ステップを繰り返すタイミングで、各 ONU のランダム

遅延量は STEP2、および、3 を繰り返すタイミングにおいて再生成する。ここでは、

(A)IEEE802.3ah にて規定される従来の PON システムの一般的な値と(B)前節の提案

DSP を用いた伝送実験結果から導出した値における Register request 信号長 R に対

し比較検討する。（A）では、バースト信号光の立ち上がり/立ち下がり時間として、そ
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れぞれ 512ns、バースト受信器の AGC 機能の応答時間、および、クロックデータリカ

バリの応答時間としてそれぞれ 400 ns を有する[31]。(B)では、立ち上がり/立ち下がり

時間、および、ALC－EDFA の応答時間として、（A）と同等の 512 ns、および、400 ns

を有するものとする。差異として、クロックデータリカバリの応答時間を有する代わり

に、CMA の収束時間として 3.36 µs を有する。（A）、および、（B）における Register 

request 信号長 R は、それぞれ 1.824 µs、4.784 µs とした。なお、それぞれの構成にお

いて、想定する伝送速度が異なることから、簡単のため、本計算においては Register 

request 信号のペイロード長は考慮しない。 
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図 2-16 PON ディスカバリプロセスの各種待機時間 
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図 2-17 PON ディスカバリにおける認証信号の衝突 

©2018IEEE 

図 2-18 シミュレーションにおける 512 ユーザ収容時の ONU 分布例 
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2-6-2 解析結果 

図 2-19 にシミュレーション結果を示す。本数値シミュレーションでは STEP1~4 を

10,000 回反復計算し、全ての ONU が認証されるまでに必要な PON ディスカバリプロ

セス数の平均値を導出した。複数の Discovery window 長（W=800 µs, 1200 µs, 1400 µs, 

2000 µs）における PONディスカバリプロセス数を OLT の収容 ONU 数毎に評価した。

図 2-19（a）に示す通り、構成（A）では最大 512 台の ONU が同時に初期認証要求し

た場合でも、全ての ONU の認証に必要な PON ディスカバリプロセス回数は 20 回以

内に収まる。一方、提案 DSP を用いた場合（B）では、最大 512 台の ONU を収容し

たとすると、Discovery window 長 W を 800 µsとした時に 100回以上の PONディスカ

バリプロセスを要する。これは、プリアンブル長の増加に起因する衝突確率の増加に対

し、適切な Discovery window 長を設定できていないためである。一方、W を 1200 µs

以上に設定することで、PON ディスカバリプロセス数を 40 回に低減できる。これは、

PON ディスカバリ周期を仮に 1 秒間隔とすると、40 秒で 512 台全ての ONU を初期認

証できることを意味する。この値は、OLT の再起動にかかる待ち時間として許容可能

な範囲であると思われる。したがって、512 ユーザを収容する超多分岐 PON に提案

DSP を適用した場合でも、PON ディスカバリにおけるプリアンブル長の増大による影

響は、運用上許容範囲であると想定される。 
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図 2-19 全ての ONU の認証に必要な PON ディスカバリ数：(a)従来 PON のプリア

ンブル長を用いた場合、(b)提案構成で想定されるプリアンブル長を用いた場合 
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2-7 おわりに 

将来の高速 PON システムにおける抜本的なリンクバジェットの改善を目指し、本章

では、PON の上り通信へのデジタルコヒーレント受信技術の適用を検討した。バース

ト信号となる PON の上り通信に適用するため、バースト信号対応コヒーレント受信器

構成とバースト対応 DSP の提案をした。提案構成では、課題となる上り信号のレベル

差を吸収するため、自動レベル制御機能付き光ファイバ増幅器を OLT の前置増幅器と

して用いる。また、バースト信号毎に異なる信号特性を高い応答性で補償するため、

DSP において従来の CMA から偏波補償機能を分離し、FF 制御にて CMA 前段にて偏

波合成をすること、および、CMA において PON ディスカバリプロセスにおいて事前

計算したフィルタ係数を初期値として用いることを提案した。20 Gbps SP-QPSK 信号

の 40km バースト伝送実験における BER 特性の評価により、提案構成では、従来の

PON システムと同等であるわずか 1.3 µs のプリアンブル長を用いた場合においても

-44.7 dBmの高感度受信が達成できることを示した。また、21.7 dBの広受信ダイナミッ

クレンジを達成した。これらの値は、40 km・512分岐の PONシステムに要求される入

力レンジを満足する。一方、提案 DSP回路では、CMA のフィルタ係数の最適化を実施

する PONディスカバリプロセスにおいて、必要なプリアンブル長が増加し、結果とし

て ONU の送信する認証信号の衝突確率が増大するという懸念があった。これに対し、

モンテカルロ法による数値シミュレーションによって、512ユーザが同時に認証要求し

た場合においても、40秒程度で全てのONUを認証し終わることを示した。したがって、

提案バースト受信構成により、長延/多分岐 PONを実現し得ると考えられる。 
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第3章  デジタルコヒーレント受信方式を活用した PON システムの
実時間検証 
3-1 はじめに 

第 2 章では、PON システムの長延/多分岐化を目的とし、デジタルコヒーレント受

信技術を用いた上り信号受信方式を検討した。特に上り信号受信時の課題である、バ

ースト信号への対応について、受信信号の強度差を自動レベル制御機能付き前置光フ

ァイバ増幅器により吸収し、バースト信号毎に異なる周波数特性の補償は、事前計算

した適用等化フィルタ係数を用いることにより短時間で処理する構成を提案した。40 

km 伝送実験により、提案構成において、従来研究では実現されていなかった強度差

のあるバースト信号に対し、512 分岐相当の PON システムに要求される入力信号レ

ンジを満たすこと、通常の PON システムと同等の時間応答性でバースト受信できる

ことを示した。一方、執り行われた伝送実験は、受信信号波形をリアルタイムオシロ

スコープを用いて保存し、別途デジタル信号処理を施すオフライン検証であったため、

デジタル信号処理回路の実現可能性や、実時間でのデジタル信号処理の可否に対する

検証は課題として残る。技術的に先行する長距離伝送系では、一部バースト対応 DSP

の検討はされているが、オフライン実験での検討や、実時間での検証ではあるが信号

の強度差を考慮していない等、検討の余地が十分にある[1]-[4]。 

本章では、第 2 章で提案したバースト信号対応 DSP 構成のうち、基本機能である

バースト信号の検出機能と、適応等化フィルタによるフィルタ係数の最適化に関して、

リアルタイムで信号処理を行う回路を FPGA により実装する。また、前章にて提案

したバースト信号対応コヒーレント受信器について、より経済化を見込むことができ

る構成として、自動利得制御機能付き半導体光増幅器（AGC-SOA: Automatic-Gain 

Controlled Semiconductor Optical Amplifier）を前置光増幅器として用いる構成を

検討する。本章で検討する構成は、将来の高速化 PON システムにおいて活用するこ

とを想定し、従来の PON システムをスムースにマイグレーションするための上下通

信方式、および、波長配置についても議論する。実装した FPGA と自動利得調整型

半導体光増幅器バースト信号対応コヒーレント実時間検証により、一般的な PON シ

ステムで要求される入力信号レンジ （22 dB）で受信される 20 Gbps の SP-QPSK

バースト信号をリアルタイムに復号し、受信できることを示す。 

3-2 想定する将来の高速化 PON システム 

これまでは、主に波長多重技術により複数世代の光ファイバ通信システムの同一光伝

送網（ODN: Optical Distribution Network）上での共存が図られてきた。図 3-1 にこ

れまでに標準化が完了した PON システムの波長配置図を示す。記載の通り、波長分散

による影響、ないしは、光伝送損失が低く、光部品の入手性が高い 1.3 µm 帯、および

1.5 µm 帯等などの光通信波長帯に空きは少なく、より広帯域の通信が想定される将来

PON システムの使用波長帯を新規に割り当てることは難しい。この課題に対し、下り
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信号に関しては階層変調方式を適用することが提案されている[1],[6]。階層変調は、例

えば star-8QAM（Quadrature Amplitude Modulation）の様な、振幅変調と、位相変

調を併せた形式の変調方式を用いる。本方式を用いることで、振幅変調を受信する従来

ONU と、振幅、位相変調を受信する将来 ONU とが、同一下り波長で共存できる。一

方で、上り通信方式は議論されていない。 

図 3-2(a）に、想定する将来の高速化 PON システムで用いる波長配置案を示す。従

来 PON システムの中でも、今後実用化が期待される TWDM 方式を用いた NG-PON2

を対象とする[1]。将来 PON システムを導入する上で、単純な共存だけでなく、スムー

スなアップグレード、マイグレーションが要求される[8],[9]。一方で、前述のとおり、

新規に割り当てることができる波長帯は少ない。そこで、高度な変調方式と、デジタル

コヒーレント受信技術を活用することで、NG-PON2 に割り当てられている 1.5µm 帯

を使用しながらも、波長当たりの伝送速度の向上と、従来 PON システムとの共存を図

る。図 3-2(a)中に記載の通り、star-8QAM 方式では、信号光に対し、2-ASK の強度変

調と QPSK 変調を同時に行う。このとき、2-ASK 信号の消光比（High, Low の信号の

強度差）を調節することで、TWDM－PON の ONU では、下り信号を従来方式と同様

の単純な強度変調信号として受信できる。DSP を適用した将来 ONU（図中における

DSP-ONU）は、下り信号に重畳された位相変調信号成分をイントラダイン受信するこ

とで、従来 ONU と DSP-ONU とが同一波長の信号を共有できる。なお、DSP-ONU

は 2-ASK 信号と QPSK 信号を同時に受信することも可能である。下り通信のシンボル

レートを 10 GS/s とすると、DSP-ONU は、位相変調成分のみを受信した場合、強度・

位相変調信号成分を同時に受信した場合それぞれにおいて、20Gbps、および、30 Gbps

の高速通信ができる。さらに、この高度な変調方式を用いると、TWDM-PON の ONU

と、DSP-ONU は、同じ通信波長を用いて同一の OLT と通信できる。すなわち、将来

PON システムを導入する際に、新たな通信波長帯を用いることなく、TWDM-PON の

下り波長帯であるわずか 7 nm の通信波長帯を将来の高速 DSP-ONU も共有できる。同

時に、OLT の多種化を防ぐことができる。 

一方、DSP-ONU の用いる上り通信の通信波長帯には、2 通りのオプションが考えら

れる。図 3-2（b）、および、（c）にそれぞれの構成を示す。第一のオプションは、DSP-ONU

と TWDM－ONU が 1524-1544 nm の波長帯でそれぞれ異なる通信波長を用いる場合

である。図 3-2 (a)に示す通り、TWDM-PON の上り通信波長帯は 20 nm 確保されてお

り、下り通信波長帯に比べやや余裕がある。これを利用し、波長スロット毎にシステム

を分離する。この構成の場合、OLT は、TWDM-PON の上り信号を受信する従来の直

接検波方式のバースト受信器（DD-BMR: Direct Detection – Burst Mode Receiver）

と、バースト対応コヒーレント受信器（BMCR: Burst-Mode Coherent Receiver）の両

方を持つ。第二のオプションは、下り通信と同様に DSP-ONU が TWDM-PON と同一

の波長を利用する場合である。この場合、各システムの ONU の送信する上り信号は時
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分割多重する必要があるが、OLT は単一のバースト対応コヒーレント受信器にて双方

の信号を受信する。前者の構成では、DSP-ONU と TWDM-ONU を合わせ、下り通信

波長数の 2 倍の波長数を上り通信で用いる。後者では、下り通信と同数の上り通信波長

数となる。なお、それぞれの構成における BMCR が受信する最大伝送速度は、それぞ

れ 30 Gpbs、20 Gbps となる。このような構成を用いることで、例えば TWDM-PON

が導入されている地域において、さらなる広帯域化の需要があった場合、すでに導入さ

れている TWDM-PON の ONU に手を加えることなく、同一 ODN 上に DSP-ONU を

導入することができる。これは、TWDM-PON の EOL 対応や、マイグレーション時に

非常に有意となる。一方、従来の PON システムと同一 ODN に信号を重畳することを

前提とするため、従来の ONU と同等の入力信号強度範囲を有する必要がある。以降に

おいて、図 3-2(b）に示すバーストコヒーレント受信構成を想定し、PON システムの一

般的な入力範囲の信号受信時における実時間検証を実施する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
図 3-1 標準化完了した PON システムの波長配置 
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図 3-2 想定するデジタルコヒーレント受信技術を用いた PON システム 
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3-3 リアルタイムデジタルコヒーレントバースト受信器の検討 

3-3-1 受信器構成 

図 3-3 に、検討するリアルタイムデジタルコヒーレントバースト受信器構成を示す。

前章にて指摘した通り、上り信号では、受信信号光強度に差がある時間的なバースト信

号を受信することになる。従来の連続光用のコヒーレント受信器には、PON の上り信

号のような大きな強度差を短い応答時間で一定値に補償する機能は具備されていない。

そのため、コヒーレント受信器が受信できる信号レンジを強信号ないしは弱信号受信時

のそれぞれの場合で固定の設定となる。一般的にコヒーレント受信器では、高感度受信

をするため弱信号受信に合わせて TIA の増幅利得、ADC を設定する。その場合、強信

号受信時の増幅利得が飽和することによる波形劣化により SNR が低下する。強信号を

受信する構成では、ADC の FSR（Full Scale Range）を強信号に合わせて大きな値に

設定するため、TIA で線形増幅された弱信号は AD 変換時の量子化誤差影響を大きく受

ける。結果、PON システムに要求される受信ダイナミックレンジを達成することは難

しい。前章では、受信信号光強度に応じて光ファイバ増幅器の後段に配置した VOA を

高速制御することにより、受信信号光強度の自動レベル制御機能を実現した。ここでは、

10 Gbps 級 PON システムの長延/多分岐化を目的に検討がされてきた、より小型化・経

済化の期待される AGC-SOA を前置光増幅器として適用し、同様の機能を実現する[12]。 

図 3-4(a)に AGC-SOA の構成を示す。ここでは、広い入力レンジを確保するため、2

台の AGC-SOA を縦列接続する構成を用いる。前段の AGC-SOA は、PD により受信信

号強度をモニタしており、強信号受信時にフィードフォワード制御によって増幅利得を

低減する。これにより、後段の SOA に入力される信号範囲を低減する。後段の

AGC-SOA は、前段の AGC-SOA の出力レベルを再度モニタし、フィードフォーワー

ド・フィードバック制御を組み合わせて増幅利得を制御する。前段の AGC-SOA にお

いて、強度差を低減することにより、後段の AGC-SOA における出力信号強度の制御

精度、および、一定値に制御できる入力信号強度の範囲を拡大できる。AGC-SOA を前

置光増幅器として用いることで、コヒーレント受信器の TIA、および、ADC 等の設定

を変更することなく、強信号受信時の TIA 利得の飽和、および、弱信号受信時の量子

化誤差による SNR 劣化の両方を防ぐことができる。図 3-4(b)に AGC-SOA の入出力特

性を示す。前段、および、2 段目の SOA の NF は、それぞれ 7.2 dB、6.8 dB であった。

2 段目の AGC-SOA の出力は、-5.0 dBm から-27.0 dBm の入力信号強度において、お

およそ-7.0 dBm の強度で信号光を出力する。各 AGC-SOA は光の遅延線をモニタ用カ

プラの後段に有しており、50 ns 以下の応答性能を確保できる。なお、SOA の応答性能

はおおよそ数 ns オーダであり、AGC-SOA の応答時間のほとんどは、フィードフォワ

ード回路における光強度検出・制御機能の動作が占める。AGC-SOA を本章で想定する

ような TWDM 方式を用いた PON システムに適用した場合、上り通信では、図 3-3(a)

に示す通り、波長多重されたそれぞれ強度の異なるバースト信号を受信する。各波長の
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信号は送信タイミングが別々に制御されており同期されていないことが想定される。こ

の場合、波長毎に信号光強度を独立に制御する必要があるため、検討構成では OLT の

波長分波フィルタ後段に AGC-SOA を配置する。したがって、OLT には AGC-SOA を

上り通信で使用する波長数と同数配備する必要がある。 



54 
 
 

 

 

図 3-3 TWDM 方式を用いた PON における自動利得制御型光増幅器を用いた 

バーストコヒーレント受信構成 
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図 3-4 AGC-SOA の入出力特定 
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3-3-2 バースト対応 DSP の FPGA 実装 

図 3-5に、実装したバースト対応DSP回路の構成を示す。バースト対応DSP回路は、

バースト信号のフレーム検出（FD: Frame Detection）機能、適応等化フィルタ機能、

4 乗法を用いた位相推定機能[14]、デコーダ機能、復号された信号を FD 機能の出力す

る Enable 信号に応じて出力する機能を有する。なお、バースト信号をデジタルコヒー

レント受信するための基礎検証として、バースト信号受信に必要な基本機能を実装して

おり、前章で提案した DSP 構成のうち、偏波補償機能、および、事前学習したフィル

タ係数を用いる機能等は具備されていない。 

連続信号受信用の DSP 回路と異なる点は、バースト信号受信において FD 機能が必

須となる点である。各 ONU の送信するバースト信号を受信時には、前章で述べたとお

り、FIR フィルタのフィルタ係数を受信信号毎に最適化する必要がある。また、各バー

スト信号の衝突を防ぐためのガードタイムなどの無信号区間において、適応等化フィル

タのフィードバック処理を停止しなければ、一度最適化したフィルタ係数が、再度誤っ

たフィルタ係数に収束する可能性がある。そのため、バースト信号の到着・終了タイミ

ングを検知する FD 機能を具備する必要がある。本章で実装した FD 機能は、受信信号

の複素振幅の平均値を検出し、閾値と比較することで受信バースト信号の ON/OFF を

検知する。FD 機能の検出結果を元に Enable 信号を生成し、適応等化フィルタ機能部

に入力、フィルタ係数のフィードバック処理を開始する。適応等化アルゴリズムとして、

CMA の処理を簡易化した SE-CMA（Signed Error CMA）を用いる[14]。本 DSP 回路

では、10G baud の QPSK 信号を 30 GSamples/s で 6 bit の垂直分解能を有する ADC

で標本化、量子化する構成を想定している。したがって、FD 機能部と SE-CMA 機能

部は 256 並列 6 bit の信号を処理し、SE-CMA 機能部でダウンサンプリング後の信号を

処理する位相補償、デコーダ機能部は、64 並列 8 bit の信号を取り扱う。FD 機能部と、

SE-CMA 機能部は、120.8 MHz の動作周波数で処理する。FIR フィルタのタップ係数

は 9 タップ、位相補償回路の平均化数は 32 平均である。 

表 3-1 に、FPGA のチップ使用状況を示す。Xilinx 社製 FPGA  Viertex7 

（XC7V1140T- 2FLG1928C）への実装を想定し、設計した。記載の通り、RAM（Random 

Access Memory）、および、DSPslice のほとんどを適応等化フィルタ機能と位相補償機

能が占める。一方、新規に追加した FD 機能部は、LUT（Look Up Table) と slice 

register をそれぞれわずか 1.5 % 、0.8 %使用するのみである。したがって、バースト

対応 DSP 回路に対する FD 機能の追加によるリソースの使用率に関する影響は非常に

小さい。 
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3-3-3 自動利得制御機能付き半導体光増幅器の適用によるフレーム検出性能の向上 

 FD 機能では、SNR が低い信号を受信すると、フレームの到着を検出できない場合や、

ON/OFF の判定が不安定となる場合がある。これを防ぐため、FD 機能では、複素振幅

計算時に複数のサンプルを平均化する処理を行なう。平均化数を増加すると検出精度は

向上するが、チップ使用率は増加するため、トレードオフとなる。受信信号に強度差が

存在するバースト信号受信時には、弱信号受信において AD 変換にともなう量子化誤差

の影響で SNR が劣化するため、平均化数を十分に取る必要がある。一方、受信信号を

光増幅器等を用いて一定強度に増幅し、受信する提案バースト対応コヒーレント受信器

を用いる場合、AD 変換時の量子化誤差が低減されるため、DSP の FD 機能の平均化数

を低減することができる効果が期待される。 

 FD 機能において要求される平均化数を検討するため、フレーム検出時における SNR

計算を実施した。式(3-1)に、FD 機能の入力における、複素振幅 R を示す。 

� = ���� + ��� = �����2 �� ∙ 1�� (3-1) 

VI と VQは、それぞれ I、Q 軸の量子化された受信信号振幅である。 FSR は ADC の

最大入力振幅、∆Pは最大受信信号光強度と入力信号強度の強度比である（図3-6参照）。

FSR は、ADC の垂直分解能 N と、LSB（Least Significant Bit）振幅値 q によって 2� と
して表される。フレーム検出時の誤差を誘因する雑音のうち、量子化雑音が支配的と仮

定すると、バーストフレーム検出を単純な’1,0’の検出ととらまえた場合の FD 機能の信

号対雑音比 SNRFD は式(3-2)となる。 

�!�"#$%&' = 10)*+ , -∆-/� + 10)*+01�2345. (3-2) 

第一項は、ADC における量子化雑音のみを考慮した場合の SNR [15]であり、第 2 項平

均化による SNR の改善効果を表す。∆R と Save は、量子化雑音量と平均化数を示す。

量子化雑音量∆R は、I、Q 軸それぞれの信号に対し独立に発生するため、誤差の伝搬速

から式(3-3)となる。 

 ∆� 

 

= �, 6-678/� ∙ (∆��)� + � 6-679�� ∙ 0∆��5� ≅ 2∆��. (3-3) 

式(3-3)中における ∆VI と ∆VQ は I,Q軸の信号を AD変換する場合の量子化誤差量であ

り、式(3-4)で求まる。  

∆�� = ∆�� =  √12 . (3-4) 

式 (3-1)、式(3-3)、および、式(3-4)を式(3-2)に代入することにより、SNRFD は式(3-5)

に近似できる。 



58 
 
 

�!�"#$%&' ≅ 6.02! − 10 )*+(∆�) − 1.24   + 10)*+01�2345 . (3-5) 

図 3-6 に、計算したフレーム検出機能の SNRFDと、∆P の関係を示す。ここでは、平

均化なしの場合（Save=1）、および、85 シンボルの受信信号を平均化した場合（Save=85）

の 2 通りで計算を行った。ADC 内部の電気素子の線形性を考慮し、最大受信信号振幅

が、ADC の FSR に対し 70%となる場合を仮定する。後述の実験で用いた 6 bit の垂直

分解能の有効ビット数（ENOB: Effective Number Of Bit）を考慮し、N=4.8 とする。

評価指標として、FD 機能が許容できる入力信号レベルの差、すなわち、FD 機能の受

信ダイナミックレンジを、フレームの検出率（FER: Frame Error Rate）が 10-12以下

となる SNR (22.9 dB）における∆P と定義する。図示の通り、Save=1、85 とした場合

における受信ダイナミックレンジは、それぞれ 1.6 dB、11.4 dB となる。これは、

TWDM-PON システムで規定の受信ダイナミックレンジ 22 dB に満たない。したがっ

て、FD 機能で許容可能な最小入力信号光強度を下回る信号を受信した場合、FD 機能

が動作せず、正しく信号を復号することはできない。一方、AGC-SOA を適用した場合、

コヒーレント受信器に入力される信号光の強度差、すなわち∆P は、図 3-6 に示す通り、

1dB 以下に収まる。したがって、Save=1、85 双方の場合において FER=10-12を満たす

ための SNR を確保できる。そのため、AGC-SOA を用いた場合では、FD 機能におい

て、平均化をせずとも良い。しかし、平均化なしの場合では、要求 SNR に対するマー

ジン値は 0.6 dB にとどまる。そのため、本研究では、10.3 dB のマージン値が期待さ

れる平均化数 85 シンボルの構成で FPGA に実装した。 

 



59 
 
 

 

 

©2017IEEE 

図 3-6 フレーム検出機能の受信信号強度差に対する SNR  
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3-4 実時間検証 

3-4-1 実時間検証構成 

本章にて提案、実装したリアルタイムバースト対応コヒーレント受信器の適用性を評

価するため、BER 特性の実時間検証を実施した。図 3-7(a)に検証構成を示す。前章と

同様に、2 台のバースト送信器を用いて強弱のバースト信号を送信する。バースト送信

器は、外部共振型 LD（ECL: External Cavity Laser diode）、LN-IQ 変調器、および、

バーストフレーム変調用の SOA[16]を有する。送信信号波長は、TWDM-PON の上り

通信波長である 1532.68 nm とする。信号光の線幅は 15 kHz である。PPG（Pulse 

Pattern Generator）から 10.3125 GS/s の IQ 信号を出力し、各バースト送信器の IQ

変調器により信号光を QPSK 変調する。図 3-7(b)に、バースト信号の構成を示す。各

バースト信号は、1.2 µs のプリアンブル、52 µs のペイロード、および 1.2 µs のエンド

オブバーストを有する。ペイロードは、PRBS27-1 のランダム信号で構成されている。

PPG は、IQ 信号と同時に gate 信号を送出し、SOA の増幅利得を変調することで各バ

ースト送信器の送信タイミングを制御する。各バースト送信器の出力信号光強度は-4.5 

dBm とし、各バースト信号間のガードタイムは 243 ns に調整した。図 3-7(c)に立ち上

がり、立ち下がり時のバースト信号波形を示す。立ち上がり、および、立ち下がり時間

はそれぞれ 63.5 ns、9.5 ns であった。 

OLT に配置されるバースト受信器は、AGC-SOA、LO、コヒーレント受信器、Micram

社製 ADC（ADC30) と FPGA 実装したバースト対応 DSP を有する。DSP ボードには、

2 台の FPGA が配備されているが、そのうち 1 台のみにデジタル信号処理回路が実装

されている。 TWDM-PON への適用を想定し、 AGC-SOA の前段に DWDM 

（Dense-WDM）フィルタを配置する。なお、DWDM フィルタにより本検証にて使用

した波長において 1.4dB 損失する。LO の出力強度、および、線幅はそれぞれ+5.5 dBm、

15 kHz である。受信信号は、ADC によって 30.9375 GSamples/s で標本化・量子化さ

れ、DSP によって復号される。DSP によりリアルタイムに復号され、FPGA から出力

された IQ 信号をエラーディテクタ（ED: Error Detecter）に入力し、BER 特性を測定

する。なお、本試験において、受信信号の偏波状態は、偏波コントローラによりコヒー

レント受信器の片方の偏波軸に合わせている。また、PPG、ED、ADC、および、FPGA

は同一のクロックにより同期されている。 
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図 3-7 バースト信号受信実験構成  
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3-4-2 検証結果 

図 3-8(a)に-5.0 dBm, -27.0 dBm の強弱バースト信号を受信した場合の AGC-SOA の

入力、および、出力における信号波形を示す。図示の通り、入力時に存在した 22dB の

強度差が、おおよそ 1.1 dB 以下まで減少している。図 3-8(b)に、コヒーレント受信器

の出力信号波形を示す。ここでは、I 軸信号のみ記載している。AGC-SOA を適用する

ことにより、ADC に入力される信号振幅がおおよそ一定値に制御されていることが分

かる。図 3-9(a)に、FD 検出機能の閾値に対する FD 機能の受信ダイナミックレンジを

示す。ここでは、ADC の入力レンジは最大-5.0 dBm のバースト信号を受信した場合の

入力振幅値に合わせて設定している。横軸に設定した FD 機能の閾値 Rnth、縦軸に FD

機能が正しくフレームを検出できる入力信号強度、受信ダイナミックレンジを示す。な

お、Rnthは、ADC の FSR に対して正規化した値である。結果より、AGC-SOA を適用

することで、Rnthを 0.07 以上に設定時において 22 dB の受信ダイナミックレンジを確

保できる。一方、AGC-SOA を用いない場合、受信ダイナミックレンジは最大でも 10.5 

dB に留まる。図 3-9(b)に、Rnth ＝0.7 に設定した場合における FD 機能の出力する

Enable 信号波形を示す。上部は、AGC-SOA を用いない構成において FD 機能が許容

できる最小入力信号強度より 1dB 低い-16.5 dBm の弱信号入力時（図 3-9(a)中 X 点）

の波形を、下部は、AGC-SOA 適用時において-27.0 dBm の弱信号入力時（図 3-9(a)

中 Y 点)の波形を表す。受信ダイナミックレンジ以下の信号を受信した場合では、FD

機能の検出結果が不安定となっていることが分かる。図 3-10 に、測定した BER 特性

を示す。弱信号測定時はダミー信号光強度を-5.0 dBm に、強信号測定時は-27.0 dBm

に設定した。FEC の適用を想定し、BER=10-3以下においてエラーフリー受信できるも

のとする。図示の通り、AGC-SOA を用いない場合では、量子化誤差の影響により、受

信ダイナミックレンジはわずか 6.0 dB に留まる。これは、FD 機能で検出できる弱信

号強度よりも高い入力信号であった。一方、AGC-SOA の適用により 22.0 dBm の広ダ

イナミックレンジ受信が実現できる。これは TWDM-PON の入力信号範囲と一致する。

なお、本検討では、PoC として ONU 側の LD に狭線幅の ECL を用いているが、実用

化を想定すると、ONU にはより安価な光の線幅の太い DFB-LD が配備されるものと思

われる。これに伴う提案構成の受信 SNR の劣化量に関しては今後の検討課題である。 
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図 3-8 (a)AGC-SOA の入出力、および、(b)コヒーレント受信器出力信号波形 
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図 3-9 実験結果: (a)FD 機能の閾値に対する FD 機能の受信ダイナミックレンジ、 

(b)FD 機能が出力する Enable 信号波形 
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3-5 おわりに 

本章では、次世代 PON システムである TWDM-PON との共存、波長毎の高速化、

およびスムースなマイグレーションを実現する DSP 技術を用いた PON システム構成

を示した。想定する PON システム構成では、上下通信ともにデジタルコヒーレント受

信技術を適用し、波長多重技術とデジタル信号処理技術を組み合わせることで、従来

PON システムの通信波長帯と ODN を共有する。したがって、デジタルコヒーレント

受信技術を用いた将来 OLT は、従来の PON システムと同等の範囲の入力信号光をバ

ースト受信できなければならない。また、バースト信号に対応する DSP の実現可能性

について検証する必要がある。そこで、基本機能であるバースト信号のフレーム検出機

能と、バーストフレーム毎にフィルタ係数を適応処理する機能を実装した FPGA を用

いて実時間検証を実施した。また、バースト信号対応コヒーレント受信の経済化を図る

ため AGC-SOA を前置光増幅器として用いる構成を提案し、検証した。実時間検証に

より、提案するバースト対応コヒーレント受信器を用いることで、TWDM-PON 等の

一般的な従来 PON システムの入力レンジである-5.0 dBm から-27.0 dBm で入力され

る 20Gbps の SP-QPSK 信号をリアルタイム受信できることを示した。なお、22 dB も

の大きな強度差のあるバースト信号をリアルタイムコヒーレント受信する報告は前例

がなく、報告時点において世界初である。  
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第4章 デジタルコヒーレント受信方式を活用した PON システムの
経済化構成の検討 
4-1 はじめに 

デジタルコヒーレント受信技術を用いた PON システムでは、受信感度の抜本的な改

善による高速化や長延化といった効果が期待される。しかし、 従来用いられている

IM-DD 方式と比較し、送受信器が複雑な構成となり装置コスト増が見込まれる。長距

離伝送網など多数のユーザを収容する構成では、中継間隔の延伸、および、伝送速度の

増加による設備・運用コストの低減効果により、装置コストの増加を補ってあまりある

コストメリットを得ることができる。アクセスネットワークにおいても同様に長延・多

分岐化による通信局舎の統合効果によるコスト削減効果が見込まれる。これに加え、高

速サービスの提供による ARPU 改善効果が期待される。しかしながら、コアネットワ

ークと比べると、ユーザ収容数の違いから期待される割り勘効果は比較的少なく、高い

装置コストによりユーザの月額利用料の増加や、上記のコストメリットを阻害すること

につながりかねない。また、従来システムに対する初期導入時の投資コストの増加は、

新規 PON システムの導入障壁となり得る。 

本章では、バースト対応デジタルコヒーレント受信器の経済化に資する要素技術の検

討として、①より簡易、かつ、受信ダイナミックレンジの拡大が期待される新規

AGC-SOA を活用したバースト信号対応コヒーレント受信器と、②バースト信号対応の

周波数オフセット補償方式を提案する。 

4-2 簡易構成の AGC-SOA による更なる広ダイナミックレンジ受信の実現 

4-2-1 長延/多分岐化 PON におけるシームレスな分岐数の拡大 

現行の 1G 級 PON システムでは、通信局舎から最大 20km までの範囲に存在する 32

ユーザを 1 台の OLT で収容する構成であった。これに対し、これまでに検討した将来

PON システムでは、伝送距離、および、分岐数の大幅な拡大が見込まれる。これによ

り、通信局舎における OLT やスプリッタ等の通信設備の集約や、ルーラルエリアに配

備された低需要通信局舎の統廃合が見込まれる。一方で、多分岐化を進めるうえで、需

要に応じて分岐数は異なることが想定される。例えば、中規模局等の低需要エリアでは

比較的少ない分岐数が、高需要エリアでは高い分岐数が望ましい。そのため、長延/多

分岐化 PON システムでは、これまで以上の受信ダイナミックレンジの確保が要求され

る。 

4-2-2 新規 AGC-SOA による広ダイナミックレンジ受信構成 

第 2 章では、長延・多分岐化を目的としたデジタルコヒーレント受信技術を活用した

PON システムの上り通信において、自動レベル制御機能付き光ファイバ増幅器

（ALC-EDFA）の適用により、40km 伝送時において-44.7dBm の高感度受信と、21.7dB

の広ダイナミックレンジ受信が実現できることを示した。 第 3 章では、高速化 PON

システムの上り実時間検証を実施し、縦続接続した 2 台の AGC-SOA を前置光増幅器
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として活用することで、TWDM-PON システムと同等の入力信号範囲（-5.0dBm～

-27.0dBm）をリアルタイムバースト受信できることを示した。この検証で用いた

AGC-SOA は、従来 PON システムの中継増幅構成にて活用するため設計したものであ

り、第 2 章にて言及したような長延・多分岐化 PON システムの入力信号範囲とは合致

しない[1]。これらの構成は、PON システムで一般的な受信ダイナミックレンジである

22.0 dB をおおよそ満足するが、複数の光素子で構成され、やや複雑、かつ、経済化が

難しいものであった。加えて、モニタ PD、および、フィードフォワード制御回路の弱

信号の検出限界により、これ以上の広ダイナミックレンジ化は難しい。そこで、新たに

単一の AGC-SOA を前置光増幅器として用い、かつ、更なる広ダイナミックレンジ受

信を実現する構成を提案する。 

図4-1にAGC-SOAを前置増幅器として活用したバースト対応コヒーレント受信器を

示す。図 4-1(a)は従来の AGC-SOA を用いた受信構成を再掲する。図示の通り、従来構

成では、2 台の AGC-SOA を用いる。前段の AGC-SOA にて利得を二値で制御する構

成[1]、ないしは、図 3-4 に示す通り、ある一定の入力信号光強度を超えた信号に対し

出力強度をそろえることで、2 段目の AGC-SOA に入力する信号強度の範囲を狭める。 

図 4-1(b)、および、(c)に本節にて提案、および、検証する単一の AGC-SOA を用い

たバースト対応コヒーレント受信器を示す。(b)の構成では、SOA、モニタ PD、FF 制

御回路を備え、文献[1]に記載の AGC-SOA における初段 SOA と同様に、二値で SOA

の利得をフィードフォワード制御する。(c)の構成では、AGC-SOA の後段に更にモニタ

用 PD を配備し、出力信号強度を検出する。検出した信号光強度を元に、利得切り替え

信号を出力し、コヒーレント受信器の TIA 利得をフィードフォワード制御する。 

4-2-3 提案する利得制御方式 

図 4-2 に提案構成における利得制御方式を示す。図中左上のグラフは AGC-SOA の入

出力特性、右上のグラフは AGC-SOA の出力信号光強度に対する TIA の増幅利得、左

下のグラフは AGC-SOA の入力信号光強度と、受信信号振幅の最大値に対して正規化

したコヒーレント受信器の出力複素振幅特性の概念図を表す。ここでは、Case-1: SOA、

および、TIA ともに線形増幅した場合、Case-2: SOA の利得を 2 値で切り替える場合、

Case-3: SOA と TIA の双方の利得を 2 値で切り替える場合について説明をする。まず、

従来の IM-DD 方式の受信器では、光電界を 2 乗検波するため、受信信号光強度差と、

PD の出力する電気信号の電力差が一致する。一方、光の電界成分を 2 乗そのまま受信

するコヒーレント受信器では、受信信号光の強度差に対して、コヒーレント受信器の出

力信号強度が dB スケールで半分となる。Case-1 では、SOA への入力信号強度、すな

わち、受信ダイナミックレンジを X dB とすると、出力複素振幅は X/2 dB の強度差が

残る。したがって、量子化雑音の影響を受ける懸念が残る。加えて、強信号受信時にお

いてパターン効果により利得の飽和が生じ波形が劣化する。そのため、十分な受信ダイ

ナミックレンジを確保することは難しい。一方、Case-2 では、前述のとおり強信号に
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対して SOA を低い利得で増幅し、弱信号に対しては高い利得で増幅する。利得切り替

え閾値を AGC-SOA の入力レンジの中点に設定することにより、出力信号光の強度差

を半分にすることができる。この信号光をコヒーレント受信した場合、線形増幅した場

合の更に半分、すなわち X/4 dB までコヒーレント受信器の出力複素信号振幅差を低減

することができる。さらにCase-3では、AGC-SOAの出力信号強度に応じて前述のSOA

と同様に利得を 2 値で切り替える。AGC-SOA の出力レンジに対して中点となるように

利得切り替え閾値を設定した場合、コヒーレント受信器の出力複素信号振幅差は X/8 

dB まで低減できる。これは、仮に X=30 dB とすると、各構成におけるコヒーレント受

信器の出力複素信号振幅差は、それぞれ、15 dB、7.5 dB、3.75 dB となる。 

以上より、 Case-2、および、Case-3 では、SOA の利得の飽和を防ぎ、かつ、利得

切り替えによるバースト信号の強度差の吸収により量子化雑音の低減が期待できる。 



72 
 
 

 

 

図 4-1 バースト対応コヒーレント受信構成: (a)縦続接続した AGC-SOA を用いる

構成、(b)単一の AGC-SOA の増幅利得を 2 値で制御する構成、(c) AGC-SOA とコヒ

ーレント受信器の TIA の増幅利得をそれぞれ制御する構成 
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図 4-2 SOA と TIA を組み合わせた利得制御方式 
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4-2-4 バースト実験構成 

提案構成の適用効果を評価するため、試作した新規 AGC-SOA を用いた BER 特性の

測定を行う。比較のため、前項にて示した 3 構成（Case-1-3) に対して評価を実施する。 

図 4-3(a)に、実験構成を示す。ONU 側には、2 台のバースト送信器を備え、測定用、

ダミー信号生成用にそれぞれ用いる。OLT 側にはバースト対応コヒーレント受信器を

備える。各バースト送信器は、DFB-LD と、IQ 変調器、バーストフレーム変調用の SOA

で構成される。DFB-LD の送信波長は 1552.68 nm、線幅は 100 kHz であった。AWG

の生成する 5 GBaud の QPSK 信号により、信号光を IQ 変調する。各バースト信号の

送信タイミングは、FG によって生成された制御信号を用いて SOA の利得を変化させ

ることにより制御する。送信バースト信号の出力は 4.5 dBm であり、測定用送信信号

光は 40 km の SMF で伝搬される。図 4-3(b)は、バースト信号構成を示す。プリアンブ

ル、ペイロード、および、エンドオブバーストはそれぞれ 505.6 ns, 4.2 µs,100 ns であ

り、ガードタイムは 200 ns とした。ペイロード部は、PRBS:215-1 の疑似ランダム信号

で構成される。 

   OLT 側のバースト対応受信器は、SOA、コヒーレント受信器、DFB-LD の局部発信

光源、および、リアルタイムオシロスコープを有し、オフライン信号処理によりバース

ト信号を復号する。Case-1-3 における増幅用の SOA は、新規試作した AGC-SOA を用

い、設定変更によりそれぞれの構成に対応した。NF は 7.7 dB であった。前章にて検

討した TWDM 方式への適用を想定し、0.5 dB の損失を有する帯域幅 0.48 nm の BPF

を AGC-SOA の前段に配置した。LO 光の出力強度、線幅、および、信号光-LO 光間の

波長差は、それぞれ 10.0 dBm、 100 kHz、 および、40 MHz とした。受信信号は、8 

bit の垂直分解能を有するリアルタイムオシロスコープにて 25 GSamples/sでサンプリ

ングされ、オフライン DSP にて復号される。なお、一般的に用いられる ADC の垂直

分解能を模擬するため、オフラインDSPにて8 bitの受信信号を6 bitに変換している。

図 4-3(c)に DSP 構成を示す。使用した DSP は、フレーム検出機能、クロック補償機能、

偏波補償機能、CMA を利用した適応等化フィルタ機能、4 乗による位相補償機能[]、お

よび、デコーダ機能を有する。上記の構成は、第 2 章で示した構成と同様に、偏波補償

機能を CMA から分離することで CMA によるフィルタ係数の最適化にかかる時間を削

減している。加えて、事前計算したフィルタ係数を用いている。なお、本試験において、

Case-1とCase-2の場合では、単一のバースト送信器を用いて測定を実施した。これは、

上記のデジタル信号処理回路がバースト信号間に大きな強度差が存在する場合に、正常

動作しないためである。Case-3 における強弱信号測定時のダミー信号の入力信号光強

度は、それぞれ-46.0 dBm、および、-14.0 dBm とした（図 4-3(a)参照）。 

4-2-5 実験結果 

最初に、受信信号の複素振幅を評価する。図 4-4 に受信信号光強度に対する正規化し

たコヒーレント受信器の出力複素信号振幅を示す。本測定では、受信信号の偏波状態を
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コヒーレント受信器の偏波軸に合わせて測定した。出力複素信号振幅は、各構成におけ

る最大受信複素信号振幅値に対して正規化した。図 2-4 に示す通り、OLT の受信レン

ジが 31.0 dB の場合において、Case-1 ではおおよそ 14dB の出力複素信号振幅値の差

が存在する。一方、Case-2、および、Case-3 の出力複素信号振幅値の差はそれぞれ 8.1 

dB、4.8 dB まで低減されている。図 4-5 に受信信号波形を示す。上段は AGC-SOA の

入力信号、下段は Case-3 におけるコヒーレント受信器の出力信号である。図示の通り、

-14.0 dBm、および、-45.0 dBm の 31.0 dB の強度差を有する強弱バースト信号を受信

した場合でも、強弱信号の強度差を大幅に低減できていることが分かる。 

  図 4-6 に、測定した BER 特性を示す。受信信号の偏波状態は、コヒーレント受信器

の偏波軸から 45 度回転した場合、すなわち、偏波間の強度差 α=0.5 に設定し測定した。

これは、受信ダイナミックレンジを評価する場合において、受信信号が量子化誤差の影

響を最も受ける最悪条件である。FEC の適用を想定し BER=10-3 で受信感度を規定す

る。図示の通り、Case-1 では、量子化誤差の影響により、受信ダイナミックレンジは

18.5dB に留まる。一方、Case-2 では、Case-1 から 6.7 dB 改善した 25.2 dB の受信ダ

イナミックレンジを確保できる。しかし、-27.0 dBm の入力信号光強度において、BER

がやや増加していることが分かる。これは、図 4-4 に記載の通り、AGC-SOA の利得切

り替え閾値付近であるため、量子化誤差の影響と、光出力強度がやや低いことに起因す

るものと思われる。また、最小受信感度は-40.0 dBm を下回る結果となった。これは、

量子化雑音による影響と思われる。結果として、Case-2 のバジェットは 43.7 dB であ

った。これに対し、Case-3 では、40 km SMF 伝送時においても-44.1 dBm の高感度受

信ができ、30.1 dB の超広受信ダイナミックレンジ受信が得られる。また、48.6 dB の

高バジェット、および、40 km 長距離伝送を実現した。 
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図 4-3 (a)実験構成、(b)DSP 構成、(c)バースト信号構成 
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図 4-4 受信信号光強度に対する正規化した光電変換後の IQ 振幅  

 

図 4-5 受信信号波形 
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図 4-6 測定した BER 特性: (a) SOA、および、TIA ともに線形増幅した場合、 (b) 

SOA の利得を 2 値で切り替えた場合、(c) SOA、および、TIA ともに利得を 2 値で

切り替えた場合  
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4-3 差動符号化されたトレーニング信号を活用した周波数オフセット補償方式の

提案と検証  

4-3-1 従来の周波数オフセット補償方式 

デジタルコヒーレント受信技術を用いた PON システムでは、多値位相変調技術と組

み合わせることにより、高バジェットと伝送速度の飛躍的な向上を実現する。一方で、

高度な送受信方式を用いるため、ONU、および、OLT の構成がやや複雑となる。とり

わけ、ONU と OLT の信号光波長のずれを補償する機能、すなわち、周波数オフセッ

ト（CFO: Carrier Frequency Offset）補償機能を、如何に経済的、かつ、現実的な実

装手法で実現するかは課題のうちの一つである。連続光を送受信する下り通信では、

ONU 側の LO 光の波長をスイープする手法や、コアネットワーク系で検討されている

ような、DSP で周波数オフセット量を推定し、LO 光の波長をフィードバック制御する

手法などで実現できる[3]。しかし、これらのアナログ回路を含んで LO 光を制御する

手法は、一般的に応答性が低く、受信可能となるまで時間がかかる。一方で、高い応答

性が要求される PON の上り通信では、各 ONU の送信する異なる波長を有する信号光

を瞬時に復号しなければならない。ONU 側で高精度に送信波長を制御する手法も考え

られるが、高精度の温調が必要となるなど、大幅なコスト増となる。そのため、高い経

済性が要求される PON システムにおいてはやや忌避される。したがって、OLT 側の

DSP で周波数オフセットを補償する方式が望まれる。 

DSP の周波数オフセット補償回路では、変調された信号に重畳された周波数オフセ

ット量を推定する必要がある。周波数オフセット量を正確に推定するためには、如何に

変調信号を除去するかがポイントとなる。これまでにコアネットワークなどの長距離・

高速伝送に関する研究分野において、様々な方式が検討されている。主な周波数オフセ

ット補償を実現する手法として、M 乗法をベースとした方式がある[4]。本方式は、ト

レーニング信号などを用いないフィードフォワード制御型のブラインド推定手法であ

り、しばしば好んで用いられる。しかし、M-PSK の受信信号を M 乗することにより変

調成分を除去する方式のため、推定できる周波数オフセット量は、Baudrate を B、多

値度を m とすると、±B/(2m)となる。つまり、高多値度になるほど推定周波数オフセ

ット量が制限される。これに対し、文献[5]に記載の PADE（Pre- decision-based Angle 

Differential Estimator）法では、受信信号から変調成分を推定し、推定したシンボル

をそれぞれ乗算する手法をとる。これにより、±B/2 の推定範囲を実現できる。一方で、

変調成分の推定にフィードバック制御を用いているため、推定に長時間を費やす[6]。

したがって、バースト信号を受信する PON の上り通信には用いることが難しい。一方、

トレーニング信号を用いて周波数オフセットを補償する方式として、文献[1]に記載の

ように、受信トレーニング信号と、既知のトレーニング信号系列の複素共役成分を乗算

することで変調成分を除去する方式がある。この方式は、高い応答性が得られるフィー

ドフォワード方式で周波数オフセット量を推定するが、トレーニング信号位置の検出誤
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差に極度に弱い。そのため、非常に高い精度のトレーニング信号検出機能を要する。本

節では、差動検波後のコンスタレーションが非対称となるよう符号化したトレーニング

信号を用いた新規周波数オフセット補償方式を提案する。提案方式では、文献[5]-[6]に

記載の方式と同様に、± B/2の広い周波数オフセット補償範囲を確保しつつ、高いバー

スト応答性を実現する。加えて、文献[1]に記載の方式と異なり、トレーニング信号位

置の検出誤差に強く、低精度の簡易なトレーニング信号検出機能で実現できることが期

待される。 

4-3-2 提案周波数オフセット補償方式の概要 

コヒーレント受信器にて光電変換された受信信号光の IQ 成分は、AD 変換後、DSP

にて処理される。受信信号は、例えば式(4-1)で表される。 

? + @A = exp (@EF(G) + @EH(G) + @E∆I(G)) (4-1) 

θs(t) は m-PSK の変調成分、θn(t) は、LO と信号光の位相不整合等によって生じる位

相雑音、θ∆f(t)は周波数オフセットによって生じる雑音成分である。簡単のために、振

幅成分は一定値とし、考慮していない。また、以降の説明は変調方式として QPSK を

前提に進める。一般的な周波数オフセット補償方式では、式(4-1)中における変調成分を

受信信号から除去し θ∆f(t)を推定する。図 4-7(a)に、 文献[1]に記載の周波数オフセット

補償方式のブロック図を示す。受信したトレーニング信号位置の検出後、変調成分を除

去するため、受信したトレーニング信号 ar に対し、既知のトレーニング信号の複素共

役成分 aTSを乗算する。これにより、トレーニング信号の変調成分である θs(t)がキャン

セルされる。その後、1 シンボル分遅延させた信号との間で差動検波処理をすることに

より、ar(t)のシンボルと ar(t-T)のシンボルの間の位相の変化分、すなわち、LO と信号

光の波長差 ∆f によって生じる周波数オフセット成分と、位相雑音の時間変位を含む位

相変化量を抽出できる。なお、T は 1 シンボル長である。さらに、差動検波後の信号を

平均化処理することで、時間毎にランダムな位相雑音成分を除去できる。上記の処理に

より、周波数オフセット成分の推定量 2π∆festのみが得られる。この時の推定できる周波

数オフセット範囲は、±B/2 となる。PON の上り通信での利用を想定した場合、ペイ

ロード内部にトレーニング信号を挿入すると帯域利用効率が低下する。したがって、図

4-7(b)に示すように、冗長部分であるプリアンブルにトレーニング信号を配置すること

が想定される。本方式は、バースト受信に適したフィードフォワード型の周波数オフセ

ット方式であり、±B/2 の周波数オフセット量を補償できるため、PON への適用にむ

けて非常に有望な方式である。しかし、図 4-7(b)に記載のとおり、トレーニング信号位

置検出に失敗すると、変調成分を除去できず周波数オフセット量の推定ができない。し

たがって、ロバスト性を確保するために、非常に高精度なトレーニング信号の検出アル

ゴリズムを用いなければならなく、DSP 規模の増大が懸念される。 

図 4-8(a）に提案する周波数オフセット補償方式のブロック図を示す。文献[1]との
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DSP 処理の主な差分として、受信トレーニング信号と、既知のトレーニング信号系列

の乗算処理が除去されていることがあげられる。本方式の特徴は、図 4-8(b)に示す通り、

送信信号として、差動検波処理後のコンスタレーション配置が非対称となるようなトレ

ーニング信号系列を生成し、用いることである。このトレーニング信号系列は、同符号

連続を持たず、隣接するシンボルの位相差が、常に±π/2、ないしは、±πとなるランダム

パターンで構成される。この時、隣接シンボル間の位相差が＋π/2 となるシンボルと、

-π/2 となるシンボルの総数が一致する必要がある。提案方式において、差動検波処理後

の受信トレーニング信号 Ar(t)は式(4-2)で表される。 

JK(G) = exp (@ �L2 + 2L∆M	 + EH(G)) (4-2) 

なお、n = ±1, ±2 である。同符号連続がないトレーニング信号系列を用いるため、n = 

0 は取りえない。ここで、Ar(t)のベクトル和を取り平均化すると、n= ±1 となるトレー

ニング信号成分はお互いに対照となるため、キャンセルしあう。従って、ベクトル和に

よる平均化処理をした後は、n=±2 の信号成分である π、および、周波数オフセット成

分2L∆M	が残る。したがって、周波数オフセット量は下記式(4-3)で推定できる。 

∆M4FN = JO+(∑ JK(G)) − L�2L	  (4-3) 

式中における N は平均化数を示す。結果として、多値度によらず±B/2 の周波数オフ

セット補償範囲が期待できる。文献[1]の方式では、トレーニング信号の位置検出誤差

が生じた場合、信号成分を除去できず、周波数オフセット量の推定ができなくなる。一

方、本方式の場合、図 4-8(c)に記載の通り、タイミング検出誤差の有無にかかわらず周

波数オフセット量の推定ができる。しかしながら、Ar(t)のベクトル和がトレーニング信

号系列に隣接する信号の位相成分を有するため、推定する周波数オフセット量に誤差が

生じる。これに対し、平均化数を増やすことでこの誤差量の低減が期待される。 

4-3-3 シミュレーションによる適用効果の検証 

提案周波数オフセット補償方式の適用効果を検証するため、BER 計算を行った。こ

こでは、10Gbaud の QPSK 変調信号を用いる。計算にあたり、512 シンボルのトレー

ニング信号系列と、PRBS211-1 によって構成される 32768 シンボルのペイロードを有

するフレームを想定し、ペイロード部の BER が 10-3程度となる白色雑音を付与した。 

図 4-9 に計算結果を示す。図 4-9(a)に示す通り、提案方式は、文献[1]に記載の従来方

式と同様に、±5 GHz の範囲の周波数オフセットを補償できることがわかる。次に、タ

イミング検出精度に対する BER 特性を計算した。図 4-9(b)、および、(c)に記載の通り、

従来方式では、1 シンボルでもタイミング検出誤差あると BER 特性が著しく劣化する

のに対し、提案方式では、±30 シンボルの誤差が生じた場合でも BER 特性は劣化しな

いことがわかる。 
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図 4-7(a) 従来のトレーニング信号を用いた周波数オフセット補償方式、(b)トレーニ

ング信号検出位置に対する受信コンスタレーション例 
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図 4-8（a）提案周波数オフセット補償方式、(b)提案方式における差動検波処理後の

コンスタレーション例、(c)タイミング検出位置に対する受信コンスタレーション例 
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図 4-9 シミュレーション結果：(a)周波数オフセット量に対する BER 特性、(b)従

来方式における TS のタイミング検出誤差に対する BER 特性、(c) 提案方式におけ

る TS のタイミング検出誤差に対する BER 特性 
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4-3-4 バースト受信実験構成 

次に、バースト受信実験による BER 特性評価を実施した。図 4-10(a)に、実験構成を

示す。本実験系は、バースト送信器と、バースト対応コヒーレント受信器にて構成され

る。バースト送信器は、DFB-LD、IQ 変調器、バースト変調用 SOA を備える。バース

ト送信器の送信波長、および、線幅は、1552.68 nm、100 kHz である。IQ 変調器にて、

信号光を 10 Gbaud QPSK 変調する。FG の送出する Enable 信号により、SOA の増幅

利得を変調し、バースト送信器の送信タイミングを制御する。バースト送信器の送信出

力は+3.0 dBm とした。図 4-10(b)に送信バースト信号の構成図を示す。各バースト信

号は、プリアンブルとして 204.8 ns の提案トレーニング信号系列を有する。ペイロー

ド、および、ガードタイムはそれぞれ 4.2 µs、400 ns である。ペイロードは、PRBS211-1

の疑似ランダム信号で構成される。信号光の注入電流量を調整することで周波数オフセ

ット量の調整を行った。 

バースト対応受信器は、ALC-EDFA、コヒーレント受信器、LO 光源、リアルタイム

オシロスコープを備え、オフライン信号処理によりバースト信号を復号する。

ALC-EDFA の NF は 5.6 dB、LO 光の出力、および、線幅はそれぞれ+10.0 dBm、100 

kHz である。前章にて検討した TWDM 方式への適用を想定し、1.2 dB の損失を有す

る帯域幅 0.48 nm の BPF を ALC-EDFA の前段に配置した。受信信号は、8 bit の垂直

分解能を有するリアルタイムオシロスコープにて 50 GSamples/sでサンプリングされ、

オフライン DSP にて復号される。オフライン DSP は、フレーム検出機能、クロック補

償機能、CMA を利用した適応等化フィルタ機能、提案周波数オフセット補償機能、4

乗法による位相補償機能、および、デコーダを備える。CMA によるフィルタ係数の最

適化に要する反復計算回数を削減するため、事前計算したフィルタ係数を用いる。提案

周波数オフセット補償手法では、トレーニング信号系列の時間位置検出機能に対する精

度要求の緩和が期待される。そこで、フレーム検出機能として第 3 章で検討した受信信

号の複素振幅を閾値検出する単純な方式を用い、このフレームの検出結果をトレーニン

グ信号系列の時間位置検出に再利用する。フレーム検出機能では、受信信号から、複素

振幅の平均値を導出し、閾値と比較することでバースト信号の立ち上がり、立ち下がり

を検出する。この検出結果を元に Enable 信号を送出し、後段の周波数オフセット補償

機能を動作させる。フレーム検出機能と、周波数オフセット補償機能の平均化数はそれ

ぞれ 256 サンプル、512 シンボルである。推定した周波数オフセット量は、フレーム検

出機能によりバーストフレームの末尾を検出するまで補償に用いる。 

4-3-5 実験結果 

図 4-11(a)に、周波数オフセット量に対する最小受信感度を示す。ここでは、最小受

信感度を BER=10-3となる入力信号光強度で定義する。図示の通り、周波数オフセット

量が±5 GHz の範囲において-43.0 dBm 以下の高感度受信を達成した。これは、想定す

る周波数オフセットの補償可能範囲である±B/2 と一致する。図 4-11(b)に-43.5 dBm の
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信号受信時におけるトレーニング信号系列のコンスタレーションを示す。位置検出機能

の検出精度が低い場合でも、差動検波後に非対称なコンスタレーションとなる信号系列

を用い、ベクトル和をとることで、周波数オフセット量が検出できることが分かる。 

4-4 おわりに 

本章では、デジタルコヒーレント受信技術を用いた PON システムの経済化を実現す

る技術として、①簡易な構成で広ダイナミックレンジ受信を実現する新規 AGC-SOA

の提案と、②バースト対応周波数オフセット補償アルゴリズムの提案を行った。新規提

案した AGC-SOA は、AGC-SOA の出力光信号レベルをもとに、光受信器に搭載された

TIA の増幅利得を制御する。これによって SOA の利得の飽和を防ぐとともに、かつ、

SOA、および、TIA の利得切り替えによるバースト信号の強度差の吸収により量子化

雑音の低減が期待できる。本章では、10 Gbps の SP-QPSK の 40 km バースト伝送実

験受信により提案構成の受信ダイナミックレンジを検証した。結果より、第 3 章で用い

た AGC-SOA より簡易な構成でありながら、30 dB の広受信ダイナミックレンジが得ら

れる、かつ、48.6 dB の高バジェットが得られることを示した。 

また、OLT の周波数オフセットの補償範囲を拡大し、ONU に要求される波長制御精

度を下げる技術として、バースト信号に対応した新規周波数オフセット補償アルゴリズ

ムを提案した。提案方式では、送信信号として、差動検波処理後のコンスタレーション

配置が非対称となるようなトレーニング信号系列を用いる。このトレーニング信号系列

は、同符号連続を持たず、隣接するシンボルの位相差が、常に±π/2、ないしは、±πとな

るランダムパターンで構成される。受信側では、差動検波後のトレーニング信号のベク

トル和を計算することにより、直接周波数オフセット量の推定ができる。Mth power 

algorismのように変調信号成分を除去するための乗算処理が必要ないため、±B/2 の範

囲の周波数オフセット量を補償できる。加えて、従来のトレーニング信号で必要であっ

た高精度のトレーニング信号位置の検出機能が必要でないため、DSPの簡易化が期待さ

れる。本章では、理論計算、および、バースト受信実験により、簡易な信号処理構成で

20 Gbps の SP-QPSK バースト信号受信時において従来方式と同等である±5 GHz の

周波数オフセット量を補償できることを示した。 
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図 4-10 (a)バースト受信実験構成、(b)送信バースト信号構成 
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図 4-11 (a)周波数オフセット量に対する最小受信感度、(b)トレーニング信号 

の受信コンスタレーション 
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第5章 OFDM 方式の適用による PON システムの柔軟性拡大 

5-1 はじめに 

現在、広く活用されている TDM 方式に加え、TWDM 方式を活用した PON シス

テムの実用化に向けた検討が盛んに行われている。従来の時間軸方向のユーザ多重に

加え、通信に用いる波長数を増やすことで、①通信帯域の増加や、②複数サービスを

波長ごとに分け収容すること、③OLT の光送受信器の故障時における通信波長の再

割り当てなどが期待される。第 2 章で言及した通り、NG-PON2 などの次世代 PON

システムでは、光強度を 2 値で変調し、直接検波する方式を想定している。一方で、

将来の高速、かつ、伝送帯域の柔軟性を有する PON システムの実現を想定した場合、

（1）広帯域の電気部品の取得性と、（2）多様な要求条件へ対応可能な柔軟性の実現

が課題となる。2 値の強度変調方式を用いた場合、波長あたりの通信速度と同様の周

波数帯域が送受信器の電気部品に必要となる。したがって、通信速度の向上とあわせ、

新たな広帯域を有する回路の作成が必要となる。加えて、経済性を鑑みると、技術の

成熟、および、新規部品の市場の拡大にともなう取得価格の低廉化を待たなければな

らない。また、2 値変調を活用した PON システムでは、帯域割当は時間軸方向のみ

となり、OLT に収容される各 ONU の最大伝送速度は回路の動作速度によって決定

される一定値となる。また、複数サービスの収容が期待される TWDM-PON などの

波長多重技術と組み合わせた PON システムであっても、共通の OLT を用いて波長

ごとに異なる伝送速度を設定するのは難しい。 

 本章では、上記の課題を鑑み、デジタル信号処理技術と多値・OFDM 変調技術を

活用する PON システムを提案する。多値変調技術を用いることで、技術・市場とも

に成熟している 10 Gbps 級の電気部品を活用しながら最大伝送速度の向上を図る。

加えて、無線通信で活用されている OFDM 変調方式を適用することで、ユーザ/サー

ビスごとに多値度を変更し、要求条件に応じた柔軟な帯域割当を実現する。 

5-2 OFDM 方式概要と光伝送分野での検討状況 

5-2-1 OFDM 方式概要 

OFDM 方式は、直交する多数の搬送波をデジタル変調し、周波数軸上にて信号を多

重する方式である。特に、無線通信分野では LTE（Long Term Evolution）と呼ばれる

3.9 世代の移動体通信網の下り伝送方式として実用化がされている。OFDM 方式では、

サブキャリアと称する各搬送波間は直交性を有し、お互いに影響を及ぼさない。図

5-1(a)に OFDM 信号の例を示す。各サブキャリアは、シンボル長 T のデジタル信号と

なっており、それぞれ周波数の異なる正弦波である。データ信号は、各サブキャリアの

位相、および、振幅変調により伝送される。この信号は正弦波であるが、時間多重され

た信号はランダムなアナログ上の波形となる。隣接サブキャリア間隔は、1/T であり、

各サブキャリアの搬送波周波数にてお互いに電力スペクトル密度はゼロである NULL
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点となる。このため、通常のマルチキャリア変調方式と比較し、非常に高い密度でサブ

キャリアを多重できるため、周波数利用効率が高い。図 5-1(b)に OFDM 信号の送受信

構成を示す。なお、簡単のため、主要構成要素のみを示している。OFDM 信号は、送

信器に具備された DSP 回路において、逆離散フーリエ変換（IDFT: Inverse Discrete 

Fourier Transform）により、直並列変換された信号を変換し、多重したのち、再度パ

ラレル-シリアル変換することで生成される。受信器側では、受信した連続信号を直並

列変換し、高速フーリエ変換（FFT: Fast Fourier Transform）することで、サブキャ

リア多重された信号を再度分離する。この FFT 処理に伴い、時間軸から周波数軸上に

変換された受信信号を、サブキャリア毎に推定した伝送路特性をもとに信号歪みを補正

することもできる。 
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図 5-2(a)OFDM 信号例、(b)一般的な OFDM 信号の送受信構成 
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5-2-2 長距離伝送系における先行研究事例 

光ファイバ伝送分野における OFDM 方式の検討は、基幹通信網において、マルチモ

ードファイバ伝送にともなう信号分離・補償[2],[3]、最大伝送速度の向上[4],[5]、伝送

距離の延伸[6],[7]、最大伝送速度の向上を狙い始まった。特に伝送距離の延伸、最大伝

送速度の向上において OFDM 信号を活用する利点として波長分散耐力の向上があげら

れる。光ファイバでは屈折率の波長差に起因して光の伝搬速度が異なる。長距離伝送時

には光信号の変調スペクトルの広がりに起因した光信号の到着時間の差により、受信信

号波形が劣化する。これは、無線通信におけるマルチパスフェージングと類似する。し

たがって、OFDM 変調方式を活用することで、高い周波数利用効率による変調スペク

トルの狭窄化や、サブキャリア多重、および、CP（Cyclic Prefix）と称されるガード

インターバルの挿入による遅延波耐性の向上効果によって、更なる伝送速度・伝送距離

の向上を図ることができる[5]。 

また、サブキャリア多重技術による帯域の伸縮性を生かした検討も行われている。長

距離伝送系ではこれまでに、大容量伝送を実現するため、光ファイバ上に複数の異なる

波長を有する光信号を重畳する波長多重技術を主に活用してきた。これまでの波長多重

をベースにしたネットワークでは、レーザや光伝送装置の歩留まりのため、規定の一定

間隔の波長グリッド上に信号波長を配置するものであった。波長間隔は例えば 50 GHz

程度である。現在実用化されている光トランスポンダ装置の伝送速度は 100 Gbps 級、

ないしは、10 Gbps 級であり、トラヒックや収容サービスに応じて配置されている。100 

Gbps 級の伝送システムでは、主に光の偏波多重と QPSK 変調を組み合わせた

DP-QPSK 信号を光デジタルコヒーレント受信する方式が適用されている。新たなネッ

トワークを収容する場合は、既存システムの活用していない波長グリッドに信号波長を

追加しネットワークを収容する。しかし、限りある光波長資源と現在のトラフィックの

急増や将来のネットワークサービスの多様化などを鑑みると、基幹網における光波長資

源の有効活用は必要不可欠である。これらを鑑み、文献[9]では、エラスティック光ネ

ットワークを提唱した。エラスティック光ネットワークでは、OFDM 変調信号等の高

度な変調方式を用いる。光信号の「シンボル レート」、「シンボル当りの多値数」、「サ

ブキャリア数」の３つのパラメータを最適に組み合わせ、ネットワークごとに割り当て

る通信帯域の粒度を向上する。さらに通信波長を波長グリッドによらずフレキシブルに

配置する、フレキシブルグリッドの概念を組み合わせることで波長資源を有効活用する。

従来の光パスネットワークでは、前述の通り、10 G、100 Gbps 級の伝送装置を需要に

応じて配備する。そのため、収容ネットワークによっては要求帯域に対する過割当が生

じえる。加えて、波長間隔が一定間隔のため、特に 10 Gbps 級のシステムを用いる場

合にはシンボルレートの数倍もの波長間隔に設定されてしまい、波長利用効率が低下す

る。一方で、OFDM 方式を活用し、多値度とサブキャリア数を柔軟に割り当てること
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で、10 Gbps 、100 Gbps の中間値（例えば 50 Gbps、20 Gbps 等）に通信帯域を設定

することができ、収容ネットワークに応じた帯域の割当が可能となる。 

5-3 OFDM 方式を適用した光アクセスネットワークとその課題 

光アクセス系においては、ADSL のように、光送受信器の限られた帯域を有効利用す

るために OFDM 技術を活用する検討もされている。アクセスネットワークでは一般的

にコスト削減のため、より安価な構成、素子の活用が加入者端末に要求される。したが

って、近年の大容量化のニーズに対応するため長距離伝送系で活用されているような高

価な光送受信器を安易に活用することは難しい。これまでに、サブキャリア毎に多値度

を変更可能な OFDM 方式を用いることで、低帯域の光送信器を最大限活用する提案が

されている[8]。一方、将来の光アクセスでは、従来のマスユーザ、ビジネスユーザに

加え移動体通信網や、例えば M2M といった新規通信サービスを同一 ODN で効率的に

収容することが考えられる。このとき、移動体通信網では非常に広帯域な通信が要求さ

れるのに対し、広く分布するユーザを収容することが想定される M2M では経済性の向

上や、伝送範囲の拡大などが求められることは想像に難くない。したがって、今後は、

要求条件の異なるサービスを限られた波長資源を有効活用しながら効率的に収容する

必要がある。これに対し、文献[9]と同様に、光アクセスにおいてもサブキャリア数の

変更や、サブキャリア毎に多値度を変更することによって柔軟な帯域割当を実現する提

案がされている[10]-[12]。加えて、低多値度、かつ、少ないサブキャリア数で通信する

ことで、収容範囲をスケーラブルに変更可能する構成も想定されている[13]。 

図 5-2 に、本章で想定する将来光アクセスネットワークの概観図を示す。OLT と複

数の ONU とが、通信局舎の外部に配置された光スプリッタを介して接続され、ポイン

ト・トゥ・マルチポイントの通信を行う。本章で想定する将来光アクセスネットワーク

では、複数のサービスを同一光伝送路上に収容する方法として、異なる上下波長のペア

を各サービスに割当てる WDM 技術の適用を想定している。これは、各サービスを波

長毎に分けることで保守性や機密性の向上を図るためである。OLT は、複数の OLT ポ

ート、および、波長分波/合波フィルタを有する。各 OLT ポートは各サービスに対応し、

特定の上下波長ペアの信号を送受信する。すなわち、同一のサービスを利用する ONU

群は特定の OLT ポートとのみ通信をする。広帯域が要求される移動体通信網などを収

容する場合、図中に示す通り全てのサブキャリアを 16 QAM 等の高多値度で変調し通

信する。一方で、M2M などの収容端末数は多いが比較的トラフィック量が低いことが

予想されるシステムでは、多値度、および、サブキャリア数を下げ、分岐数、および、

伝送距離を確保する。 

ここで、上り伝送方式が課題となる。OFDM 方式を用いた PON システムの上り伝

送方式として、これまでに 2 通りの構成が検討されている。1 つは、上り通信に OFDMA

方式を適用する構成である。各 ONU は割り当てられたサブキャリアを用いて OLT と

通信するものであり、ONU 側では直接変調 LD の DC バイアスを強度変調し、OLT 側
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でサブキャリア多重された上り信号を直接検波する[16],[17]。しかし、サブキャリアの

直交性を利用して信号多重する OFDM 方式の特性上、各 ONU は高い精度で送信信号

のクロック・周波数同期をしなければならない。加えて、OLT は各 ONU の送信する

信号光を同時に受信するため、後方散乱光や、信号光間のビート雑音による影響により

大幅に特性が劣化することが予測される。これを避けるためには、ONU 毎に異なる信

号波長を割り当てる必要があり、ポイント・トゥ・マルチポイントを利用した PON シ

ステムの高い経済性を損ねることが考えられる。もうひとつの手法は、上り通信に TDM

の OFDM 方式を適用する構成である[8],[18]。この場合、OLT は、従来の PON システ

ムと同様に、各 ONU の送信するバースト信号を受信する必要がある。TDM 方式を用

いた PON システムでは、上記のような正確なクロック、周波数同期は必要でなく、か

つ、同一波長を用いて複数のユーザ多重を実現できる。したがって、経済性の観点では、

前者の方式よりも優れる。しかし、大きな強度差のあるバースト信号を受信する必要が

あるため、これまでの報告では、非常に高い垂直分解能を有する ADC を用いた場合で

も広い受信ダイナミックレンジを確保することは難しかった [8]。以降では、

TDM-OFDM 方式を用いた PON システムにおいて、広ダイナミックレンジ受信を実現

する上り送受信構成を提案し、実現可能性を検討する。 

5-4 上り送受信構成の提案 

前節にて言及した通り、多値変調、および、OFDM 方式の適用により、帯域の可変

性や、サービス毎に最大伝送帯域を変更することが容易となるなど、これまでの PON

システムでは実現できなかった新たな機能を追加することができる。一方で、従来の

PON システムと比較し、多値・OFDM 方式を用いた PON システムでは、最小受信感

度が著しく劣化してしまう恐れがある。ここでは 3 点、最小受信感度の劣化要因を挙げ

る。1 点目は、多値度の高い変調方式を用いることにより、エラーフリー伝送を実現で

きる所要 SNR が増大してしまうことである。2 点目は、第 2 章、および、3 章でも言

及した AD 変換にともなう量子化誤差の影響である。OFDM 方式は複数のサブキャリ

アを多重するため、信号はアナログ状の波形となる。IM-DD 方式の PON システムで

は、レベル差の吸収にリミッティングアンプを用いることが一般的だが、OFDM 信号

をリミッティングアンプにて増幅した場合、飽和増幅による波形歪みが生じてしまう。

したがって、コヒーレント受信時と同様に、ADC の入力信号レンジに合わせ、受信信

号振幅を一定値にする必要がある。これらの課題に対し、受信 SNR の改善と、量子化

誤差の低減を狙い、自動レベル制御機能付き光半導体増幅器を光受信器の前段に配置す

る構成を提案する[19]。以降では、自動レベル制御機能付き光半導体増幅器を OD-PE

（Optical Domain Power Equalizer）と称する。図 5-3 に、DCO-OFDM （DC-biased 

Optical-OFDM）信号の広ダイナミックレンジ受信を実現するバースト送受信構成を示

す。OLT は、光電変換器（O/E: Optical to Electrical converter）、ADC、、DSP を有し、

OD-PE を前置光増幅器として配備する。OD-PE は SOA と光 BPF、および、VOA を
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備える。前段の SOA で受信信号を増幅し、後段の ALC 部で SOA の出力光信号強度を

モニタする。モニタした光強度をもとに VOA をフィードフォワード制御し、OD-PE

の出力信号光強度を一定値に揃える。これにより、強バースト信号受信時の O/E への

過入力を防ぎ、かつ、弱信号受信時における AD 変換にともなう量子化誤差を低減する

（図 5-3 参照）。フィードフォワード制御回路の応答速度は、おおよそ 50 ns である。

加えて、SOA を用いて光前置増幅受信をすることで受信 SNR を改善する。 

残る 3 点目の課題として、高い信号のピーク電力対平均電力比（PAPR: Peak to 

Average Power Ratio）による送信端での変調度の低下、および、ADC の垂直分解能を

有効利用できないことによる量子化誤差の影響が懸念される（図 5-3 参照）。そこで、

ONU の DSP で送信波形のピーク値を丸めるクリッピング処理を適用する。クリッピ

ング処理は、OFDM信号のPAPRを削減する手法として広く検討されている[20]-[23]。

ここでは、処理の簡易さから、波形の上限値、下限値に一定の閾値を設けてクリッピン

グする手法を用い[23]。図 5-4 に、設定するクリッピング比と信号の PAPR の関係を示

す。ここでは、次節での数値計算で用いた信号パラメータを用いた。図示の通り、クリ

ッピング比と比例して PAPR も低下する。なお、あまりに低いクリッピング比を設定

すると、信号の歪みの影響で SNR が低下するため、適切なクリッピング比を設定する

必要がある。適切なクリッピング比を用いることで、送信側での変調度を高めるととも

に、受信時の量子化誤差の影響を低減することができる。 
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図 5-2 本論文で想定する OFDM 方式を用いた PON システム 

 

 

図 5-3 提案バースト送受信構成 
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5-5 シミュレーションによるシステム評価 

5-5-1 適用効果の評価 

OD-PE と送信信号クリッピング処理の適用効果を明らかにするため、16 QAM 変調

の 10 Gbps の OFDM 信号に対し BER 計算を実施した。パラメータ諸元を表 5-1 に示

す。受信器は -26.0 dBm の NRZ 信号受信時に BER=10-12 を APD（Avalanche 

Photo-Diode）を用いることを想定し、熱雑音等各種パラメータを設定している。OD-PE

の前段 SOA の NF は 6.0 dB、光 BPF の帯域幅は 3 nm とした。また、OD-PE の出力

は-3.0 dBm と仮定する。図 5-5 に計算結果を示す。図中における実線と点線はそれぞ

れ高分解能の 8 bit の垂直分解能の ADC を用いた場合と、リアルタイム DSP 等で一般

的に用いられる 5 bit の垂直分解能の ADC を用いた場合である。図 5-5(a)、および、(b)

は OD-PE を用いない場合、(c)、および、(d)は OD-PE を配備する場合であり、(b)、お

よび、(d)ではクリッピング処理を送信器 DSP で行っている。次節の実験との違いとし

て、本計算では連続光を対象とした。FEC の適用を想定し、BER=10-3で受信感度を規

定する。図 5-5(a)に記載の通り、最大受信信号強度を-9.0 dBm と仮定すると、5 bit、

および、8 bit の ADC を用いた場合の受信ダイナミックレンジはそれぞれ 2.2 dB、6.4 

dB に留まる。一方、クリッピング処理を適用しただけでは、5 bit の ADC を用いた場

合、量子化誤差の影響を除去しきれず受信ダイナミックレンジはわずか 5.4 dB であっ

た。しかし、8 bit の ADC を用いた場合の受信ダイナミックレンジは、11.3 dB まで改

善できる（図 5-5(b)参照）。また、図 5-5(c)に記載の OD-PE を適用した構成では、受信

信号の SNR が補償され、ダイナミックレンジはそれぞれの場合において 10 dB 程度ま

で改善される。これに対し、図 5-5(d)に示す通り、OD-PE とクリッピング処理を組み

合わせる構成では、量子化誤差の影響を低減するとともに、送信器における変調度が向

上するため、5 bit の ADC を用いた場合においても 16.0 dB の広ダイナミックレンジ受

信を実現できる。なお、本計算ではクリッピング処理により受信感度が最小となる

PAPR 値を選択している。図 5-6 に計算した最小受信感度と PRPR 値の関係性を示す。

図示のとおり、PAPR を 8.8 dB とした場合において受信感度が最小となる。なお、こ

の時のクリッピング比は 4.3 dB であった。 
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図 5-4 クリッピング比と PAPR の関係 

 

表5-1 計算諸元 

Parameter Values 

Number of data-bearing subcarriers 64 

IFFT/FFT size 256 

Cyclic prefix length 1 

Modulation format 16QAM 

Symbol rate 39 Msymbols/s 

PRBS pattern 215-1 
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図 5-5 BER 計算結果：(a) w/o OD-PE、クリッピング処理、(b) w/o OD-PE、w/ ク

リッピング処理、(c) w/ OD-PE、w/o クリッピング処理、(d) w/ OD-PE、クリッピ

ング処理 
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図 5-6 クリッピング処理による受信感度の改善効果 
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5-5-2 自動レベル制御機能付き光増幅器の設計 

前項の数値計算では、OD-PE の出力を-3.0 dBm と仮定した。しかし、SOA の利得

と入力信号強度の範囲における線形性を考慮すると実現は難しい。実際、次節において

用いた OD-PE の試作機の出力強度はおおよそ-13 dBm であった。そこで、OD-PE の

出力信号光強度と期待される最小受信感度の関係を計算により明らかにする。図 5-7 に、

OD-PE の出力強度に対する最小受信感度を示す。計算に用いたパラメータは前項で用

いた値と同一であり、ONU におけるクリッピング処理の適用を想定する。図示のとお

り、出力信号光強度が-13 dBm であっても 15.0 dB の受信ダイナミックレンジが確保

できることが分かる。なお、出力が-3.0 dBm の場合と比較し、1.2 dB の劣化が見られ

た。次に、OD-PE に要求される出力信号強度の制御精度を検討する。ここでは、OD-PE

の出力信号強度を-13.0 dBm とし、(A)弱バースト信号に対する OD-PE の出力信号強

度、および、(B)強バースト信号に対する OD-PE の出力信号強度が、設定する OD-PE

の出力信号強度に満たない場合について検討する。ここでは、設定出力信号強度に対す

るそれぞれの構成における出力信号強度の差を ∆Pと定義する。図 5-8 に、構成(A)にお

けるΔP と受信感度ペナルティの関係を示す。図示の通り、構成(A)において ∆Pを 1.5 

dB 以内に収めれば最小受信感度のペナルティはおおよそ無視可能な 0.3 dB に収まる。

図 5-9 に、構成(B)における強信号の BER と ∆Pの関係を示す。この場合では、ΔP が

4.5 dB 以内であれば、強信号をエラーフリー受信できることが分かる。以上の結果よ

り、OD-PE の出力信号強度を-13.0 dBm とし、出力信号強度誤差を 1.5 dB 以内に収め

れば、おおよそ 14.7 dB の受信ダイナミックレンジが期待される。 
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図 5-7 OD-PE の出力信号光強度に対する最小受信感度 
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図 5-8 強信号に対する弱信号の出力信号強度差と受信感度ペナルティの関係  
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図 5-9 弱信号に対する強信号の出力信号強度差と受信感度ペナルティの関係 
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5-6 バースト実験による適用効果の検証 

5-6-1 実験構成 

提案構成における受信ダイナミックレンジを確認するため、バースト送受信実験を行

う。図 5-10 に実験構成を示す。実験で用いた信号パラメータは、前述の通り表 5-1 に

記載している。実験系は、ONU のバースト OFDM 送信器 2 台と、OLT 側のバースト

OFDM 受信器 1 台を備える。各バースト送信器は、直接変調レーザ（DML: Directly 

Modulated Laser Diode）と、バースト変調用の AOM を備える。オフライン DSP で

生成したベースバンド OFDM 信号を AWG から 10 Gsamples/s で出力し、1311 nm の

中心周波数を有する DML を強度変調する。IFFT、および、FFT サイズは 256 であり、

そのうちの 64 サブキャリアがデータ伝送に用いられる。強度変調の OFDM 信号を生

成するため IFFT、および、FFT サイズの半分のサブキャリアに送信データのエルミー

ト対照成分を入力している。また、DC から 16 番目のサブキャリアまでは、低周波成

分を除去するため、ゼロパディングしている。各バースト送信器の送信タイミングは、

FG の送信する Enable 信号で制御する。図 5-10 中に記載の通り、各バースト信号は

457 ns のプリアンブルと、3.49 µs のペイロード部、および、50 ns のエンドオブバー

ストを有する。プリアンブルのうち先頭の 200 ns は、OD-PE の制御に対する冗長部分

として活用され、残りの 257 ns のプリアンブルにはバーストフレーム.の検出と、等化

処理に用いるトレーニング信号で構成される。 

OLT 側のバースト受信器は、OD-PE、APD-TIA、および、ADC としてリアルタイ

ムオシロスコープを備え、40 GSamples/s でサンプリングした信号をオフライン DSP

で復号処理する。なお、リアルタイムオシロスコープの垂直分解能は 8 bit であるが、

DSP で 5 bit に変換している。 

5-6-2 実験結果 

図 5-11 に、OD-PE の入出力波形を示す。ここでは、弱バースト信号、および、強バ

ースト信号をそれぞれ-23.0 dBm、および、-9.0 dBm に設定している。13.0 dB の信号

光強度差が、おおよそ 1 dB 以下まで低減されていることが分かる。また、出力信号光

強度はおおよそ-13.0 dBm であった。SOA の NF は 6.0 dB であり、ASE 量を考慮に入

れ、信号振幅を補正すると実際の信号強度差は 0.15 dB であった。したがって、前項の

検討結果より、信号に対する出力光強度差 ∆Pを 0.15 dB の場合では、約 15 dB の受信

ダイナミックレンジが期待される。図 5-12(a)に測定した BER 特性を示す。ここでは、

①OD-PE を配置しない場合、および、②OD-PE を配置する場合を比較する。弱バース

ト、および、強バースト測定時のダミー信号光強度は図 5-10 に記載の通り。ADC の最

大入力レンジは、各構成における APD-TIA の最大受信信号振幅に合わせて設定した。

すなわち構成①では-9.0 dBm 入力時、構成②では OD-PE の出力値である-13.0 dBm 入

力時の受信信号振幅に合わせて設定している。図示の通り、構成②では、-23.0 dBm の

最小受信感度を達成した。これは、構成①と比較し 8.9 dB 改善している。一方、構成
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①、および、②の最大受信感度は、それぞれ-9.0 dBm、および、-9.5 dBm だった。こ

の最大受信感度の制限に関して、構成①は APD-TIA の利得飽和にともなう非線形歪み

により、構成②は SOA のパターン効果に起因するものと想定される。図 5-12(b)に、構

成②における強バースト信号受信時（-9.0 dBm）、および、弱バースト信号受信時（-23.0 

dBm）の受信コンスタレーションを示す。双方ともに BER=10-3程度ではあるが、強バ

ースト信号受信時のコンスタレーションは、パターン効果によるものと推定される波形

歪みの影響が出ていることが分かる。なお、このパターン効果の影響を除去するために

は、強バースト信号受信時に SOA の増幅利得を下げることが有効である。 

本検討では、提案構成により 13.5 dB の広ダイナミックレンジ受信を実現した。この

値は、数値計算によって導出した値である 15 dB に対し 1.5 dB 劣化しているが、依然

として 8.4 dB の受信ダイナミックレンジ拡大効果が得られる。 



106 
 
 

 

©2015IEEE 

図 5-10 実験構成図 
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図 5-11(a) OD-PE の入力信号波形、および、(b) 出力信号波形 
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図 5-12 実験結果：(a)BER 特性、(b)受信コンスタレーション 
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5-7 おわりに 

OFDM 方式を PON システムに適用することにより柔軟な帯域割当が期待される。本

機能により、光加入者系や、ビジネスユーザ、5G モバイルなど複数の通信サービスが

重畳されることが想定される将来光アクセスシステムにおいて、単一システムを用いて

異なる要求条件へ柔軟に対応できる。したがって、要求条件のそれぞれ異なるサービス

毎にONUやOLTを複数品種用意する必要性がなくなり、効率的な運用が期待できる。

本章では、OFDM 方式を適用した PON システムにおいて、波長多重技術と組み合わ

せることにより、最大伝送速度の異なる複数のサービスを収容する構成を想定し、上り

信号の送受信方式を検討した。ここでは、初期検討として経済性の期待される IM-DD

方式を前提に、自動レベル制御機能付き光増幅器と、ONU 側でのクリッピング処理と

を組み合わせることにより、広ダイナミックレンジ受信を実現する構成を提案した。ま

た、バースト送受信実験により、一般的な垂直分解能値である 5bit の ADC を用いた場

合においても、13.5dB の受信ダイナミックレンジを確保できることを示した。しかし、

一般的な PON システムで想定される受信ダイナミックレンジ 22 B とはまだ乖離があ

る。上記の受信ダイナミックレンジが制限される要因は以下の 2 点である。1 点目は、

パターン効果による強バースト信号受信時の波形歪みの影響により最大受信感度が制

限されること、2 点目は、サブキャリア多重、および、高多値度の変調方式を用いるこ

とによる最小受信感度の制限がある。前者については、強バースト受信時の SOA の利

得を制御することで拡大できる見込みである。一方、後者については、例えば変調方式

を QPSK にするなど多値度を下げる方向も考えられるが大幅な改善は見込めない。抜

本的な最小受信感度の改善を目指すためには、第 2 章から第 4 章まで検討してきたシン

グルキャリアのバースト対応デジタルコヒーレント受信技術を、OFDM 方式に拡大す

る検討が必要である。 
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第6章 結論 

本論文の結論を以下にまとめる。将来の光アクセスネットワークでは、多種多様なネ

ットワークサービスを収容することが想定される。これに伴う要求条件の多様化に対応

するためには、PON システムの抜本的性能向上が必要不可欠である。以上の背景を鑑

み、PON システムの抜本的性能向上を目的とし、特に①1 波長当たりの伝送速度の向

上、②伝送距離、および、分岐数の増加による長延・多分岐化、③柔軟な帯域割当の実

現を図った。性能向上を実現する要素技術として、長距離伝送網等で検討が先行するデ

ジタル信号処理技術を対象とし、特に技術的難易度が高い PON システムの上り通信へ

の適用を検討した。 

第 2 章から第 4 章では PON システムの高速化と長延・多分岐化を狙い、デジタルコ

ヒーレント受信技術の PON システムへの適用可能性を検討した。PON システムの上

り通信では、おおよそ一定の強度・位相を有する連続光を受信する長距離伝送系とは異

なり、時間的に間欠な強度の異なるバースト信号を瞬時に正常受信する必要がある。加

えて、アクセスネットワークへの導入に際しては、送受信器の更なる経済化が求められ

る。この課題に対して、本研究では、①バースト信号対応の受信構成の提案および検証、

②FPGA 実装による実現可能性の検討を実施した。加えて、③提案構成の経済化に資す

る要素技術を検討した。 

第 2 章では、バースト信号に対応した受信構成を提案した。バースト信号受信におい

てバースト信号の光強度差の吸収と、DSP の高速応答性を確保することが課題となる。

提案構成では、光強度差を吸収と高感度受信のため、自動レベル制御機能付き光ファイ

バ前置増幅器を OLT に配置する。また、一般的な DSP では、波長分散や、光・電気素

子の周波数帯域等によって生じる波形劣化を適応等化フィルタにて補償するが、フィル

タ係数の最適化に膨大な反復計算を要する。そこで、補償する波形劣化量が、各 ONU

の送信するバースト信号毎に固有であり、かつ時間的な変動が少ない点に着目し、事前

計算したフィルタ係数を用いる方式を提案した。事前計算は、ONU の初期認証フェー

ズである PON ディスカバリでのバースト信号受信時において行われる。以降の通信で

は計算したフィルタ係数を適応等化フィルタの初期値として利用する。理論解析とオフ

ライン処理を用いた実験により、提案構成で 20 Gbps の QPSK 信号を 40 km の長距離

伝送と-44.7 dBm の高感度バースト受信ができることを示した。 

第 3 章では、バースト信号対応 DSP の FPGA 実装に関する検討と、実装したバース

ト信号対応 DSP の実時間検証結果を報告した。実装したバースト信号対応 DSP では、

基本機能として、バースト信号の検出機能を具備しており、適応等化フィルタのフィル

タ係数をバースト信号ごとに最適化する。受信ダイナミックレンジ確保のため、光ファ

イバ増幅器と比較し経済性が期待される自動利得制御型半導体光増幅器を用いる構成

を提案した。加えて、実時間検証により、20 Gbps の QPSK 変調されたバースト信号
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をリアルタイム受信でき、かつ、一般的な PON システムで要求される入力信号レンジ 

22 dB を確保できることを示した。 

 第 4 章では、経済化に資する要素技術の検討として、前述の自動利得制御型半導体光

増幅器の簡易化を実施した。3 章にて検討した構成では、十分な入力信号レンジを確保

するため、2 台の自動利得制御型半導体光増幅器を縦続接続していた。これに対し、新

規提案した構成では、単一の自動利得制御型半導体光増幅器の出力光信号レベルをもと

に、光受信器に搭載された可変利得増幅回路の利得を制御する。これによって簡易な構

成でありながら 30 dB の広入力信号レンジが得られることを新規製作した自動利得制

御型半導体光増幅器を用いて示した。加えて、OLT の周波数オフセットの補償範囲を

拡大し、ONU に要求される波長制御精度を下げる技術として、バースト信号に対応し

た新規周波数オフセット補償アルゴリズムを提案し、簡易な信号処理構成で 20 Gbps

の QPSK バースト信号受信時において従来方式と同等である±5 GHz の周波数オフセ

ット量を補償できることを示した。 

第 5 章では、帯域割当の柔軟性の向上を実現するため、OFDM 方式を活用した PON

システム構成、および上り通信方式を新たに提案した。提案システムでは、デジタル信

号処理により、変調の多値度とサブキャリア数とを柔軟に変更できる。これにより、従

来の時間軸方向に加え、多値度、周波数軸方向での柔軟な帯域割当が可能となる。次に、

上り通信において、多値・OFDM 変調信号特有の高いピーク値対平均電力比と PON シ

ステムにおける ONU-OLT 間の距離の遠近に起因して、入力信号レンジが狭窄化する

課題に対し、ONU に具備されたデジタル信号処理回路を用いた送信信号のピーク値の

クリッピング処理と、OLT に具備された自動レベル制御機能付き光増幅器による受信

信号レベルの等化を組み合わせることで、入力信号レンジを大幅に拡大する構成を提案

した。提案構成を用いることで 16QAM 10 Gbps のバースト信号受信において、13.5 dB

の受信ダイナミックレンジが確保できること理論解析およびオフライン処理を用いた

実験により示した。 

 以上要するに、本論文では、将来光アクセスネットワークにおいて、多種多様な要求

条件を有するインターネットサービスの収容を狙い、伝送速度や伝送距離の大幅な改善、

帯域割り当ての柔軟性の向上といった PON システムの抜本的な性能向上を目的とした。

抜本的な性能向上を実現する要素技術として、長距離伝送網で利用されているデジタル

信号処理技術に着目し、PON システムへの適用を検討した。当該技術は、長距離伝送

網と同様に連続光を受信する TDM-PON の下り通信や WDM-PON への適用に関する

検討が先行しており、バースト信号を受信する上り通信へはその技術的な難易度の高さ

から検討が進んでおらず、高い経済性が期待される TDM-PON を実現するための最も

重要な課題に対して目を背けているという状況であった。本研究では PON システムの

上り通信へのデジタル信号処理技術の適用に挑戦し、実現可能性を理論解析、および、

実証実験により示すとともに、バースト信号受信に関る新たな技術分野を切り開いた。 
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