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論 文

光コヒーレント検波におけるカルマンフィルタを用いた

搬送波位相/周波数オフセット推定

園部 達也† 増渕 陽介† 乗松 誠司† 佐藤 亨†

Estimation of Carrier Phase and Frequency Offset with Kalman Filter

in Optical Coherent Detection

Tatsuya SONOBE†, Yosuke MASUBUCHI†, Seiji NORIMATSU†, and Toru SATO†

あらまし 光コヒーレント受信機において，カルマンフィルタを利用したディジタル信号処理による搬送波位
相/周波数オフセット推定法を提案する．まず受信された光信号と搬送波位相及び周波数オフセットの関係を示
し，カルマンフィルタの適用方法について説明する．次に補償後の受信特性についてシミュレーション評価を行
い，ビット誤り率や収束時間等の観点で提案手法が有効な推定法であることを示す．更に，提案手法におけるサ
イクルスリップ発生の原因を示し，その抑制方法について検討する．

キーワード 光ファイバ通信，コヒーレント検波方式，搬送波位相推定，カルマンフィルタ，サイクルスリップ

1. ま え が き

近年，100 Gb/s 光ファイバ通信システムの実現に

向けてコヒーレント検波方式が実用化されている．従

来の直接検波方式では信号光を直接検波するのに対し，

コヒーレント検波方式は信号光を局部発振（LO: Local

Oscillator）光と混合してから検波する方式である．コ

ヒーレント検波方式では，変調方式として 4 相位相

変調（QPSK: Quadrature Phase-Shift Keying），16

値直交振幅変調（16-QAM: Quadrature Amplitude

Modulation）等が用いられるが，光源周波数の揺らぎ

に起因する位相雑音や光源間の中心周波数の差である

周波数オフセットの影響を低減する必要があり，ディ

ジタル信号処理による搬送波位相推定法及び周波数オ

フセット推定法が広く検討されている．

従来のディジタル信号処理による搬送波位相推定法

として，M -PSK の場合，受信信号をM 乗して位相

変調成分を消去する手法 [1] が一般的である．周波数

オフセット推定法としては，同様にM 乗の考え方を

用いながら差分位相を利用する手法 [2]，及び FFTを
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利用する手法 [3] 等が提案されている．この場合周波

数オフセット推定を搬送波位相推定の前に別段で行う

必要がある．

近年ではカルマンフィルタ [4] を用いたディジタル

信号処理の研究が行われており，搬送波位相と周波数

オフセットを同時に推定できるという点や，QAMに

も適用できるというメリットがある．搬送波位相のみ

を推定する手法 [5]や，搬送波位相及び周波数オフセッ

トを同時に推定する手法 [6] が提案されている．カル

マンフィルタの適用は移動体通信においても提案され

ているが，周波数オフセット推定の収束に 103 以上の

シンボル数が必要と報告されている [7]．[6] において

もトレーニングシンボル中であらかじめ従来法による

周波数オフセット推定を行っており，1024シンボルを

必要とする．本論文ではカルマンフィルタに与える搬

送波位相の初期値をトレーニングシンボルと受信信号

の位相差から概算することで，短いトレーニングシン

ボルでカルマンフィルタが収束することを示す．更に，

雑音が大きい領域で発生するサイクルスリップの影響

を示し，推定計算を行いながらサイクルスリップを抑

制し，雑音耐力を向上させる手法について検討する．

光ファイバ通信の雑音モデルを考慮した上でカルマン

フィルタによる搬送波位相及び周波数オフセットの推

定を行い，Monte Carlo（MC）シミュレーションに
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よって受信特性を評価する．受信特性の評価は，SNR

及び光源のスペクトル線幅に対する BER特性や SNR

ペナルティ，周波数オフセット推定値の収束時間等の

観点で行う．

2. システムモデル

2. 1 光コヒーレント受信機の構成

位相ダイバーシチ・ホモダイン方式による光コヒー

レント受信機の構成を図 1 に示す [8]．信号光 Es 及び

LO光 ELO は式 (1), (2)で表される．

Es = As exp(jωst) (1)

ELO = ALO exp(jωLOt) (2)

ここで，As, ALO及び ωs, ωLOはそれぞれ信号光，LO

光の複素振幅及び角周波数であり，ωs � ωLO とする．

2. 2 考慮する雑音

光コヒーレント検波方式において主に問題となる雑

音として，位相雑音とASE（Amplified Spontaneous

Emission）雑音がある．

正規化した時間 k における位相雑音 φk は送受信機

の光源周波数の揺らぎに起因し，式 (3)のように記述

できる [9], [10]．

φk =

k∑
m=−∞

wθ
m (3)

式 (3)はWiener過程と呼ばれ，wθ
m は互いに独立で

ガウス分布に従うランダム変数であり，平均は 0，分

散は

σ2
phase = 2πΔνTs (4)

となる．ここで，Δν はビートスペクトル線幅（信号

光と LO光のスペクトル線幅の和），Ts はサンプリン

グ周期である．

ASE 雑音は光増幅器で発生する自然放出光が光増

幅器で増幅されることに起因する雑音である．ASE雑

音は加法性ホワイトガウスノイズ（AWGN: Additive

White Gaussian Noise）とみなせ [11]，平均は 0，分

散は

σ2
ASE =

N0

2Ts
(5)

となる．N0 は ASE雑音の片側電力スペクトル密度で

あり，

図 1 光コヒーレント受信機の構成
Fig. 1 Configuration of optical coherent receiver.

N0 = nsp(G − 1)hν (6)

となる．ここで，nsp は自然放出光係数，Gは光増幅

器の利得，hν は 1光子当たりのエネルギーである．

2. 3 搬送波位相と周波数オフセットの関係

周波数オフセット ωk が無視できる場合，搬送波位

相 θk は式 (3)の φk と等しくなる．しかし，実際には

θk は ωk の影響による位相回転を受け，式 (7)に従っ

て変化する [9]．

θk+1 = θk + ωk + wθ
k (7)

ωk は短時間内では一定とみなせ，

ωk+1 = ωk (8)

となる．送信信号 [uI
k, uQ

k ]T は，θk の位相回転の後に

ASE 雑音 [vI
k, vQ

k ]T が加わり，受信信号 [zI
k, zQ

k ]T と

して観測される．

以上をまとめると，システムモデルは式 (9), (10)の

ように記述できる．[
θk+1

ωk+1

]
=

[
1 1

0 1

][
θk

ωk

]
+

[
wθ

k

0

]
(9)

[
zI

k

zQ
k

]
=

[
cos θk − sin θk

sin θk cos θk

][
uI

k

uQ
k

]
+

[
vI

k

vQ
k

]
(10)

添え字の I, Qはそれぞれ同相（In-phase）成分，直交

（Quadrature）成分を意味する．

受信機において位相変調成分を正しく検波するため

には，θk = 0 である必要がある [8]．従来は位相同期

回路（PLL: Phase-Locked Loop）による位相同期が

検討されていたが，近年ではディジタル信号処理によ

り θk を推定，除去することで等価的に θk = 0を実現

する方法について広く議論されている．次節では，カ

ルマンフィルタを用いた θk 及び ωk の推定について検

討する．
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3. カルマンフィルタを用いた搬送波位相/
周波数オフセット推定法

3. 1 カルマンフィルタの理論

カルマンフィルタは，システムの線形性や雑音の白

色ガウス性の仮定に基づき，観測データである既知の

観測ベクトル zk を用いてシステムの状態を表す未知

の状態ベクトル xk を逐次的に推定するアルゴリズム

である．

まず，式 (11), (12)で表される線形システムについ

て考える．

xk+1 = F kxk + Gkwk (11)

zk = HT
k xk + vk (12)

式 (11) は xk の時間による遷移を，式 (12) は時刻 k

における zk と xk の関係を表す．

カルマンフィルタは，xk を推定すると同時に推定

精度の指標として誤差共分散行列 Σk を計算し，Σk

が最小となるようにカルマンゲインKk を更新すると

いう特徴をもつ．カルマンフィルタのアルゴリズムは，

式 (13)～(17)により記述される．

x̂k/k = x̂k/k−1 + Kk(zk − HT
k x̂k/k−1)(13)

Σk/k = Σk/k−1 − KkHT
k Σk/k−1 (14)

Kk = Σk/k−1Hk(HT
k Σk/k−1Hk + Rk)−1

(15)

x̂k+1/k = F kx̂k/k (16)

Σk+1/k = F kΣk/kF T
k + GkQkGT

k (17)

ここで，x̂k/k−1は zkの情報を用いる前の事前推定値，

x̂k/kは zkの情報を用いた事後推定値を表し，Σk/k−1

及び Σk/k についても同様である．また，Qk, Rk は

それぞれ雑音ベクトル wk, vk の共分散行列である．

式 (13), (14) は zk を用いて x̂k,Σk を更新する観

測更新ステップであり，式 (16), (17)は x̂k,Σk から

x̂k+1,Σk+1 を予測する時間更新ステップである．ま

た，式 (15)は Σk を用いたKk の更新を表す．

3. 2 搬送波位相/周波数オフセット推定への適用

カルマンフィルタは，3. 1 で述べたように線形シ

ステムを前提としたアルゴリズムである．しかし，式

(9), (10) で表されるシステムモデルは非線形項を含

むため，そのままカルマンフィルタを適用すること

はできない．そこで，拡張カルマンフィルタ（EKF:

Extended Kalman Filter）の考え方を用いた非線形

システムの線形近似を考える [7]．

EKF は非線形システムを x̂k のまわりでテーラー

展開して得られる線形近似システムにカルマンフィル

タを適用する方法である [12]．xk = [θk, ωk]T, zk =

[zI
k, zQ

k ]T として式 (9), (10) に EKF を適用すると，

係数行列は

HT
k =

[
−uI

k sin θ̂k/k−1 − uQ
k cos θ̂k/k−1 0

−uQ
k sin θ̂k/k−1 + uI

k cos θ̂k/k−1 0

]

F k =

[
1 1

0 1

]
, Gk =

[
1 0

0 1

]
(18)

と表される．HT
k の計算に必要な uk は未知であるた

め，代わりにシンボル判定後の信号 ûk を用いる．雑

音が小さい場合はシンボル誤りが少なく uk と ûk が

一致するが，雑音が大きくなるとシンボル誤りが発生

し，誤った ûk が用いられることによりサイクルスリッ

プが発生する．5.では，このシンボル誤りによるサイ

クルスリップを抑制する手法について詳しく述べる．

Qk, Rkはそれぞれ雑音ベクトル [wθ
k, 0]T, [vI

k, vQ
k ]Tの

共分散行列であり，光コヒーレント検波方式における

ASE雑音は LO光と ASE雑音のビート雑音が支配的

となる [13]ため，次のように表される．

Qk =

[
σ2

phase 0

0 0

]

Rk =

[
1
2
σ2

LO−ASE 0

0 1
2
σ2

LO−ASE

]
(19)

各雑音の分散は一定であるため，本論文では事前に計算

を行っておくことで EKFの計算量を低減する．σ2
phase

は式 (4)により，ビートスペクトル線幅，及びサンプ

リング周期という既知の値から計算でき，σ2
LO−ASE

は [13] の 3.3 に示される式により，受信機における

光・電気フィルタの性質や光電変換効率などの値から

計算することができる．また，x̂k,Σk の初期値は

x̂0/−1 =

[
θ̂0/−1

0

]
, Σ0/−1 =

[
σ1 0

0 σ2

]
(20)

とおく．θ̂0/−1 については既知のトレーニング系列 u0

と z0 の位相差から概算し，

θ̂0/−1 = arg(z0 · u∗
0)

= tan−1

(
zQ
0 · uI

0 − zI
0 · uQ

0

zI
0 · uI

0 + zQ
0 · uQ

0

)
(21)
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図 2 搬送波再生のブロック図
Fig. 2 Block diagram of carrier recovery.

表 1 パラメータ設定
Table 1 Parameter settings.

LO 光のパワー 10mW

ビットレート 56Gbit/s

サンプルレート 2 sample/symbol

光源周波数 193.1THz

周波数オフセット 1GHz

とすることで，単純に 0とした場合よりも収束時間を

縮小することが可能である．定数 σ1, σ2 については，

次節で述べる受信特性を踏まえて最適化し，σ1 = 1.0,

σ2 = 1.0 × 10−3 としている．図 2 に，搬送波位相の

事前推定値 θ̂k/k−1を用いたフィードフォワード制御に

よる搬送波再生のブロック図を示す．zk は −θ̂k/k−1

の位相回転による補償を受けた後，シンボル判定によ

り 0, 1の情報に変換される．

4. シミュレーションによる受信特性の評価

4. 1 シミュレーション手法

数値計算は，Monte Carlo (MC) シミュレーショ

ンにより行う．表 1 に，今回のシミュレーションに

おけるパラメータ設定を示す．光・電気フィルタに

はそれぞれ帯域幅 2.0/Ts GHz の 2 次ガウスフィル

タ，帯域幅 0.7/TsGHz の 5 次ベッセルフィルタを用

いる．QPSK変調信号は，7段の疑似ランダム符号系

列（PRBS: Pseudo-Ramdom Bit Sequence）を 2系

列生成し，各系列から 1ビットずつ組み合わせること

で 1シンボルとする．7段あれば実用上必要なランダ

ム性を確保することができる [14]．SNRは，1ビット

当たりの信号光の平均パワー Eb を用いて式 (22)によ

り定義する．

SNR =
Eb

N0
(22)

特に断りのない限り，SNR = 8.3 dBとする．

図 3 に，搬送波位相及び周波数オフセット推定値の

更新による時間変化を示す．搬送波位相，周波数オフ

図 3 搬送波位相/周波数オフセット推定値の更新
Fig. 3 updating estimated values of carrier phase and

frequency offset.

図 4 (a) 搬送波再生前，及び (b) 搬送波再生後の信号空
間ダイアグラム

Fig. 4 Constellation diagrams of (a) before carrier

recovery, and (b) after carrier recovery.

セット共に推定値が真値に追従していることが分かる．

図 3 のように周波数オフセット推定値の収束には時間

を要するため，4. 4 で詳しく検討する．

図 4 に，搬送波再生の前後における信号空間ダイア

グラムを示す．搬送波再生前は図 4 (a)のように信号

点が位相雑音及び周波数オフセットの影響を受けて円

状に並んでいるが，搬送波再生後は図 4 (b)のように

信号点が QPSKの信号点配置の周りに分布しており，

提案手法による補償が正しく動作していることが確認

できる．

4. 2 ビット誤り率

BER は一般的に通信システムの品質評価に用いら

れる値であり，式 (23)により定義される．

BER =
Ne

N
(23)

ここで，N は全ビット数，Ne は誤りビット数である．

図 5 に，SNRに対する BER特性を示す．ここで，

ビートスペクトル線幅は 1 MHz，周波数オフセットは

1 GHzとしている．なお，従来手法は FFTを利用し
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図 5 BER 特性
Fig. 5 BER characteristic.

た周波数オフセット推定 [3] を行った後に Viterbi &

Viterbiアルゴリズム [1]による搬送波位相推定を行っ

たものとする．ただし，Viterbi & Viterbi アルゴリ

ズムは位相接続によるサイクルスリップが発生するた

め，通常差動符号化が用いられる．提案手法において

も 5. 1 に示す理由によりサイクルスリップが発生する

が，本論文ではカルマンフィルタを制御することでサ

イクルスリップを抑制する手法を提案するため，差動

符号化は用いないこととする．提案手法により，特に

SNRが低い領域において ASE雑音限界に限りなく近

い BER特性が実現されている．BER = 10−3 におけ

る SNRペナルティは，従来手法と比較して約 0.6 dB

改善できる．

4. 3 サイクルスリップ確率

ここでは，連続するシンボル誤りが 11 シンボルに

達した時点でサイクルスリップが生じたと判断し，連

続するシンボル誤りが 10 シンボル以下であれば通常

の誤りとみなす [15], [16]．

サイクルスリップ確率の計算のため，TTCS（Time

Till Cycle-Slip）を導入する [17]．TTCSは，データ

シンボルの受信を開始してから初めてサイクルスリッ

プが発生するまでの時間を表し，シンボル間隔で正規

化するものとする．シミュレーション上では図 6 に

示すように，TTCSにはサイクルスリップが発生しな

かった試行も含め，その中にトレーニング系列は含め

ないものとする．サイクルスリップ確率は，TTCSの

平均値の逆数として計算する．

図 7 に，ビートスペクトル線幅に対する BER特性，

及びサイクルスリップ確率を示す．ただし，ビートス

ペクトル線幅はシンボル周期 Ts で正規化している．

図 6 TTCS の計算方法
Fig. 6 Method of calculating TTCS.

図 7 ビートスペクトル線幅に対する BER とサイクルス
リップ確率

Fig. 7 BER and cycle slip probability against beat

spectral linewidth.

また，本論文ではトレーニングシンボル，データシン

ボルを各 1024 シンボル，計 2048 シンボルを 1 系列

としている．トレーニングシンボルが短くなるとカル

マンフィルタが収束せず，サイクルスリップ確率が急

激に上昇するが，図 7 でサイクルスリップが発生して

いない線幅において，64サンプル（32シンボル）以

上であればサイクルスリップはほとんど発生しない．

4. 4 収 束 時 間

提案手法を用いる場合，図 3 から分かるように周波

数オフセット推定値が収束するまでにある程度の時間

を要する．ここでは，収束時間を定量的に評価するた

め式 (24)を導入する．

|ωk − ω̂k| < ωth (24)

式 (24)を初めてM 回連続で満たした時刻を k = lと

するとき，収束時間は (l − M + 1)サンプルと定義す

る．本論文では，ωth = 2π × 10−3, M = 10とした．

図 8に，SNRに対する収束時間の平均値と標準偏差
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図 8 周波数オフセット推定値の収束時間
Fig. 8 Convergence time for estimated frequency off-

set.

を示す．ここで，ビートスペクトル線幅は 1 MHz，周

波数オフセットは 1 GHzとしている．SNRが高いほど

早い収束がみられ，試行による収束時間のばらつきも小

さくなることが分かる．BER = 10−3(SNR � 8.3 dB)

において，収束時間は 32 ± 12 サンプル（16 ± 6 シ

ンボル）程度となる．トレーニングシンボルに 103 シ

ンボル以上を要する [6]，[7] では 64QAM が用いられ

ており，シミュレーション条件の違いによる収束特性

への影響もあるため正当な比較はできない．しかし，

式 (21) のように搬送波位相推定値の初期値を概算せ

ず θ̂0/−1 = 0と固定した場合は，搬送波位相の真値の

初期値が π に近い場合に収束特性が悪くなり，フリー

ランニングとした場合に平均 20サンプル（10シンボ

ル）以上劣化するため，式 (21) による一定の改善効

果が見られる．[6]では 1024のトレーニングシンボル

に対して従来法による周波数オフセット推定を適用す

ることで，カルマンフィルタに与える周波数オフセッ

ト推定値の初期値を与えているが，この初期値を 0と

しても上記の条件下では十分な推定が可能であり，16

シンボル程度で収束する．また，式 (21) で表される

EKF 適用前の事前推定に必要なシンボル数はトレー

ニング系列の先頭 1シンボルのみであり，事前推定を

行ったうえで先頭シンボルから EKFを適用するため，

事前推定に必要なシンボル数は無視できる．したがっ

て，提案方式に必要なトレーニング系列の長さは収束

時間のみによって決まる．

5. サイクルスリップの抑制

5. 1 サイクルスリップ抑制の原理

図 7 からわかるように，ビートスペクトル線幅が

図 9 理 論 限 界
Fig. 9 Theoretical limit.

図 10 サイクルスリップ発生時の搬送波位相と zi

Fig. 10 Carrier phase and zi at a cycle slip occurs.

大きくなるとともにサイクルスリップ確率が増大し，

BERが劣化していることがわかる．式 (18)において，

カルマンフィルタの推定計算に必要な送信信号 uk の

代わりにシンボル判定後の値 ûk を利用しているため，

シンボル誤りが発生した場合に誤った値が次の推定計

算にフィードバックされ，連続的にシンボルが誤るサ

イクルスリップの原因となる．図 9 に，uk に真値を

適用した場合の理論限界を示す．このとき，サイクル

スリップは全く発生しておらず，BER の劣化が抑え

られていることがわかる．

図 10 に QPSK におけるサイクルスリップ発生時

の搬送波位相の真値，推定値，及びその差を示す．周

波数オフセットは 0としており，zは 5. 2 で示すパラ

メータである．20 ∼ 30サンプル (10 ∼ 15シンボル)

かけて推定値と真値が約 π/2 ずれるサイクルスリッ

プが発生していることがわかる．カルマンフィルタの

推定計算は統計的な計算を行っており，直前のサンプ

ル点における事前推定値 x̂k/k−1 に依存するため，サ
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イクルスリップの発生から完了まで一定の時間がかか

る．このうち，後半の 10 ∼ 15サンプルは推定誤差が

π/4以上であるため，シンボル誤りがフィードバック

され，誤った信号点に収束する．前半はシンボル誤り

が発生しておらず，搬送波位相の真値もほぼ一定であ

るため，ASE雑音が主に影響していると考えられる．

この部分は ASE雑音を含む受信信号による推定誤差

が大きいと考えられるため，カルマンゲインKk を 0

とすることで事後推定を行わず，事前推定値 x̂k/k−1

のみを用いることで推定誤差を抑える手法について検

討する．具体的には，以下の手順に従う．

1. カルマンフィルタを用いて推定した搬送波位相に

よる補償を行ったあと，サイクルスリップの原因とな

るシンボル誤りを検出する

2. 検出したシンボルから一定のサンプル数だけ戻り，

カルマンゲインKk を 0として再計算を行う

カルマンゲインは式 (13)のとおり事後推定値 x̂k/k の

計算に用いられ，受信信号である観測ベクトル zk と

事前推定値 x̂k/k−1 のどちらを信頼するかという重み

付けのパラメータである．カルマンゲインの値が小さ

いほど事前推定値を信頼し，0とすることで観測ベク

トルの値は全く用いず，事前推定値のみを利用するこ

とになる．シンボル誤りの検出方法として，サイクル

スリップを直接検出する手法 [18]や，パリティチェッ

クによる誤り検出 [19]を用いた場合を順に示す．

5. 2 サイクルスリップ検出を用いた場合

サイクルスリップ検出の原理を示す．ri を時刻 iに

おける受信信号，di を符号判定結果，φi を位相雑音

のみを考慮した場合の搬送波位相として，式 (25) で

表される yi を導入する．

yi = [rid
∗
i /|rid

∗
i |]M (25)

≈
{

ejMφi no CS at i

ejM(φi±π/M) =−ejMφi CS occured at i

yi の位相は信号点 i において ri と di の位相差をM

倍したものである．QPSKの場合，隣の判定領域で誤

判定を起こすと di が ±π/2ずれるが，M = 2とする

ことでこの差が ±π となり，上式のようにちょうど正

負が入れ替わる．この yi を式 (26)のように (K + 1)

個の信号点について和をとると，ちょうど中間の点で

サイクルスリップが発生した場合に最小の値をとる．

zi =
1

K + 1

∣∣∣∣∣∣
i+K/2∑

k=i−K/2

yk

∣∣∣∣∣∣

=
1

K + 1

∣∣∣∣∣∣
i+K/2∑

k=i−K/2

ej2φ̂k

∣∣∣∣∣∣ (26)

ここで，周波数オフセットを考慮しない場合は φ̂k は

搬送波位相の推定値 θ̂k と一致する．周波数オフセッ

トが存在する場合，搬送波位相から周波数オフセット

の影響を除く必要があり，式 (27)のように表される．

φ̂k = θ̂k −
k∑

j=i−K/2

ω̂j (27)

サイクルスリップが発生した場合の搬送波位相と zi

の値を図 10 に示す．ここで，K = 40 としている．

z3876 が最小となっており，その前後でサイクルスリッ

プが発生していることがわかる．[18] ではサイクルス

リップが発生した時刻 iの前後の搬送波位相推定値を

比較することでサイクルスリップの訂正を行う手法に

ついて記述されているが，カルマンフィルタを用いた

場合は図 10 のようにサイクルスリップの発生から完

了まで 20 ∼ 30 程度の時間を要し，推定値の遷移が

緩やかになってしまうため，この手法をそのまま適用

することは困難である．そこで，zi が最小になる点を

�とし，� − 20から �までの点において，カルマンゲ

インを 0として再計算を行う．QPSKにおいて，サイ

クルスリップ検出を行った場合と行わなかった場合，

及び uk に真値を適用した理論限界の位相雑音耐性を

図 11 に示す．シミュレーション諸元は 4. と同様で

ある．サイクルスリップ検出を行った場合では，行わ

なかった場合に比べて位相雑音耐性が改善されている

ことがわかる．

図 11 サイクルスリップ検出を用いた場合の特性
Fig. 11 caracteristic with cycleslip detection.
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図 12 パリティチェックを用いた場合の特性
Fig. 12 caracteristic with parity check.

図 13 ビートスペクトル線幅の許容値
Fig. 13 Tolerance of beat spectol linewidth.

5. 3 パリティチェックを用いた場合

誤りシンボル検出の手法として，パリティチェック

による誤り検出を利用した場合について検討する．送

信機においてパリティビットを付加し，誤りを検出し

た点を �とし，サイクルスリップ検出の場合と同様に

� − 20から �までの点において，Kk = 0とした．符

号長を nとし，n = 2, 6とした場合の位相雑音耐性を

図 12 に示す．

5. 4 位相雑音耐力

図 13 に，3. の EKFを用いた場合，及び 5. 2 のサ

イクルスリップ検出，5. 3 のパリティチェック (n = 6)

を用いたサイクルスリップ抑制を行った場合の位相雑

音に対する耐力を示す．SNR ペナルティが 1 dB 以

下となる Δν · Ts の最大値はそれぞれ，1.57 × 10−4,

3.57 × 10−4, 5.71 × 10−4 である．

5. 5 計算量の低減に向けた検討

カルマンフィルタは逐次計算アルゴリズムであるた

め，サンプル点 kについて並列計算を行うことはでき

ない．計算量の低減を考える場合，[6] のように N シ

ンボルごとのブロックに分けてブロックごとにカルマ

ンフィルタの推定計算を行い，ブロック内では推定値

の変化は線形近似する手法などが提案されている．こ

の場合カルマンフィルタによる計算量は 1/N となる．

ただし，カルマンフィルタの適応周期に依存する位相

雑音の分散，周波数オフセットによる位相回転の値が

N倍となり，位相雑音耐力，及び周波数オフセット耐

力が悪化すると考えられる．また，カルマンフィルタ

の適応周期を N 倍にしたことにより収束時間も N 倍

以上となることに加え，雑音が相対的に大きくなるこ

とにより更に収束時間は悪化すると考えられる．また，

本論文で提案したサイクルスリップの抑制を行う場合，

カルマンゲインを 0とするシンボル数 10（20サンプ

ル）より N が大きい場合にそのまま適用することが

できなくなる．この場合，N シンボル（2N サンプル）

前，つまり直前のブロックのカルマンゲインのみ 0と

するなどの対応が考えられるが，N が大きい場合特性

が悪化すると考えられる．

6. む す び

光コヒーレント検波方式において，位相雑音やASE

雑音を考慮したうえで搬送波位相及び周波数オフセッ

トと受信信号の関係を示し，カルマンフィルタを用

いた搬送波位相/周波数オフセット推定法を提案した．

MC シミュレーションによる受信特性の評価を行い，

QPSK，ビートスペクトル線幅 1.0 MHz，周波数オフ

セット 1.0 GHz，BER = 10−3 における SNRペナル

ティが従来手法と比べて約 0.6 dB 改善されることを

示した．周波数オフセット推定値の収束時間について

検討し，BER = 10−3(SNR � 8.3 dB)における収束

時間は 32± 12サンプル（16± 6シンボル）程度であ

ることを示した．更に，カルマンフィルタにおいてサ

イクルスリップが発生する原因とその抑制方法につい

て検討し，位相雑音耐力が改善されることを示した．
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