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One of the solutions for utilizing the high-frequency band is to deploy multiple distributed units (DUs) under a

central unit (CU) in cloud radio access network (C-RAN) architecture. In the case of the uplink from the terminal

to the CU, wireless links are established between the mobile terminals and DU. On the other hand, optical fibers are

connected between the DU and CU. When PDM (Polarization Division Multiplexing) communication is used for optical

communications, it is possible to construct multi-input multi-output (MIMO) channels in the fiber. In this configuration,

both DU and CU need to detect MIMO signals, which causes severe signal processing delay. In this paper, to improve the

responsiveness, it is assumed that the DU does not detect the signal but simply transfers, and only the CU detects the

signal. At this time, it is effective to perform blind signal detection after unifying the wireless space and the optical space

as one MIMO channel. This paper presents a novel method for demodulating in a CU using differential linear dispersion

code (DLDC) to realize blind signal detection.

Key words ： DLDC, blind signal detection, wireless channel, optical channel, orthogonal frequency division multiplexing

キーワード ： DLDC，ブラインド信号検出，無線通信路，光通信路，直交周波数分割多重

光・無線統合通信路における
拡張DLDCを用いたブラインド信号検出に関する検討

若林 祐克, 衣斐 信介, 高橋 拓海, 岩井 誠人

1. はじめに

次世代移動通信システムである 6G (6th Generation)

といった高速な通信の実現には，比較的広い伝送帯域を
確保可能である高周波数帯の利用が望ましい．しかし，
高周波数帯は通信距離に応じて受信信号レベルが著し
く減衰するため，従来のマイクロセル構成では端末–ア
ンテナ基地局間にて十分な受信信号レベルを確保する
ことができない．この解決策の一つとして，セル基地
局 (CU: Central Unit) の配下に分散アンテナ子局 (DU:
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Distributed Unit) を複数設ける C-RAN (Cloud-Radio

Access Network) が有効である 1, 2)．端末からCUへの
上り回線の場合，まず端末–DU間では無線通信リンク
を確立し，DUで無線信号のマルチユーザ検出 (MUD:

Multi-User Detection)を行う．検出された信号が，DU–

CU間の光ファイバによる有線通信を介して光信号の検
出を行うことで宛先のCUへ転送される．この手法では
DUと CUの両方で信号検出を行う必要があり，送受信
間での深刻な信号処理遅延が避けられない．この問題に
対して，光空間と無線空間を統合し，統合された一つの



等価通信路に対して一括ブラインド信号処理を行うこと
で信号検出の回数を減らし，即応性を高めることを考え
る．しかし，一括処理を実現するためには，信号強度の
変動が生じる無線通信路と高速な偏波回転が生じる光通
信路が統合されるため，信号強度と偏波の高速変動が発
生する通信路に対して通信路補償および信号検出を行う
必要がある．

本検討では無線通信路で生じるマルチパス干渉対策
として，直交周波数分割多重 (OFDM: Orthogonal Fre-

quency Division Multiplexing) 伝送を用いる 3, 4). ま
た，有線伝送方式として，光ファイバ通信の大容量化
を実現する手法のひとつである PDM (Polarization Di-

vision Multiplexing) 通信を前提とする 5)．PDMでは，
垂直偏波と水平偏波のそれぞれに対して独立に情報をの
せることで容量を増加させることができるが，ファイバ
にかかる物理的な外力によってファイバ中を伝搬する光
波の偏波軸が回転するため，この影響を補償する必要が
ある 6, 7)．このような偏波回転が発生する PDM通信路
は，MIMO (Multi-Input Multi-Output) 通信路とみな
して通信路補償および信号検出を行うことができる 8)．

この統合通信路において，OFDM信号に埋め込まれ
ているパイロットトーンを利用して通信路補償をする場
合，光通信路の偏波回転に追従するためにはパイロット
トーンを密に配置する必要があり，必ずしも望ましい形
態であるとは言えない．そこで，統合通信路における一
括信号処理として，通信路推定が不要なケーリー変換に
基づく差動符号化を用いた DLDC (Differential Linear

Dispersion Code)方式 9)を適用することを検討する．し
かし，DLDCにより偏波回転への追随が可能となるも
のの，OFDM伝送におけるサイクリックプレフィックス
(CP: Cyclic Prefix) の付与と離散フーリエ変換（DFT:

Discrete Fourier Transform）の利用による通信路の直
交化は完全に行われず，ブロック対角成分以外の要素が
非ゼロとなる問題を抱える．このブロック対角以外の要
素は，DLDC方式による信号検出を行う際，残留干渉成
分となり信号検出性能劣化の要因となっている．本検討
では，この残留干渉成分の影響を緩和するため，DLDC

方式における分散行列のサイズを 2× 2から 4× 4へと
拡張し一括信号処理を行う．ここで，拡張 DLDC方式
の設計規範として，ペアワイズ誤り率最小化規範を用い
る 10, 11)．DLDC方式の拡張により，ブロック対角要素
だけでなく，その近傍要素を考慮した信号処理が可能と

Fig. 1. Transceiver structure of MIMO-OFDM trans-

missions.

なり，残留干渉を減らすことができる．この拡張DLDC

と従来DLDCの検出性能を比較するため，計算機シミュ
レーションを行い，その有効性を確認する．

2. 信号モデル

2.1 無線信号モデル

本検討では，端末–DU間の無線通信路として，送信ア
ンテナ 2本，受信アンテナ 2本のMIMO-OFDM伝送を
考える. Fig. 1にMIMO-OFDM伝送の送受信機構成を
示す．まず，複数のシンボルを S/P (Serial to Parallel)

変換し，IFFT (Inverse Fast Fourier Transform) を行
う．そして，P/S (Parallel to Serial) 変換した後，生成
後のシンボルの末尾数サンプルを前方にコピーしCPと
して付加することでOFDMシンボルを生成し，各アン
テナからOFDMシンボルを送信する．その後，フェー
ジング通信路を経由して，混信したOFDM信号を受信
アンテナにおいて受信する．受信機では，各受信アンテ
ナにおいてCPの除去を行い，S/P変換して FFT (Fast

Fourier Transform) を行う．サブチャネル毎にMIMO

伝送の信号推定処理を行うことで各送信アンテナのサブ
キャリアに割り当てられたシンボルを推定することがで
きる．
以下に MIMO-OFDM 伝送の数式表現を詳細に述べ
る．本稿では，小文字の太字はベクトル，大文字の太
字は行列を表し，·T は転置，·H はエルミート転置とす
る．ここでは，数式表現の便宜上，離散フーリエ変換，
逆離散フーリエ変換 (IDFT: Inverse Discrete Fourier

Transform) を用いているが，実際に OFDM伝送を行
う際には演算量を削減するために，FFT，IFFTが用い
られていることに留意されたい．
OFDMの DFTサイズをK とすると，送信ベクトル



(周波数領域表現) sf は次式で表現される．

sf =
[(
sf1
)T
,
(
sf2
)T]T ∈ C2K×1 (1)

ただし，m ∈ {1, 2}番目の送信アンテナにおける送信ベ
クトル sfm を次式で与える．

sfm =
[
sfm[1], sfm[2], . . . , sfm[K]

]T ∈ CK×1 (2)

送信ベクトル (時間領域表現) s は，sf を IDFT したも
のであり，

s = F H
2 sf (3)

で与えられる. ここで，F2 は

F2 = I2 ⊗ F =

[
F 0K

0K F

]
(4)

で定義され，サイズ 2 × 2の単位行列 I2 と DFT行列
F のクロネッカー積で与えられる．
続いて，送信機にて CPを付与し，DUの無線受信機
側で CPを除去すると，受信ベクトル (時間領域表現)

を得る．

r =
[
(r1)

T
, (r2)

T
]T

∈ C2K×1 (5)

rn = [rn[1], rn[2], . . . , rn[K]]
T ∈ CK×1 (6)

ただし，rn は n ∈ {1, 2}番目の受信アンテナにおける
受信ベクトルである．このとき，受信ベクトル (周波数
領域表現) rf は，rを DFTすることで与えられる.

rf = F2r =
[(
rf1
)T
,
(
rf2
)T]T ∈ C2K×1 (7)

rfn =
[
rfn[1], r

f
n[2], . . . , r

f
n[K]

]T ∈ CK×1 (8)

最後に，無線受信機で発生する平均 0，分散N0 の雑
音ベクトル (時間領域表現) vを次式で表現する．

v =
[
(v1)

T
, (v2)

T
]T

∈ C2K×1 (9)

vn = [vn[1], vn[2], . . . , vn[K]]
T ∈ CK×1 (10)

このとき，vの周波数領域表現 vf は次式で与えられる．

vf = F2v =
[(
vf
1

)T
,
(
vf
2

)T]T ∈ C2K×1 (11)

vf
n =

[
vfn[1], v

f
n[2], . . . , v

f
n[K]

]T ∈ CK×1 (12)

CPの利用を前提とすると，通信路行列H は巡回行
列Hnm を用いて次式で与えられる．

H =

[
H11 H12

H21 H22

]
∈ C2K×2K (13)

ただし，巡回行列Hnm ∈ CK×K は，m番目の送信ア
ンテナから n番目の受信アンテナに至る経路に対応す
る時間領域通信路行列である．このとき，H は巡回行
列が 4つ並んだ形状となるので，DFT行列 F2 を用い
て固有値分解可能である．

H = F H
2 ΞF2 (14)

ただし，Ξは通信路の周波数伝達関数を表現するブロッ
ク対角行列であり，次式で与えられる．

Ξ =

[
Ξ11 Ξ12

Ξ21 Ξ22

]
∈ C2K×2K (15)

Ξnm = F HHnmF は m番目の送信アンテナから n番
目の受信アンテナに至る経路の周波数伝達関数を示す対
角行列である.

以上の無線信号モデルに基づいて，MIMO-OFDM伝
送における受信ベクトルは，時間領域表現と周波数領域
表現のそれぞれ次式で与えられる．

r = Hs+ v (16)

rf = Ξsf + vf (17)

式 (15)のゼロ要素に着目すると，式 (17)を次式のよう
にサブキャリア k毎に分割してから信号検出を行っても
構わない．

rf [k] = Ξ[k]sf [k] + vf [k] (18)

ただし，以下の通り定義した．

rf [k] =
[
rf1[k], r

f
2[k]
]T

(19)

sf [k] =
[
sf1[k], s

f
2[k]
]T

(20)

vf [k] =
[
vf1[k], v

f
2[k]
]T

(21)

Ξ[k] =

[
ξ11[k] ξ12[k]

ξ21[k] ξ22[k]

]
(22)

2.2 光信号モデル
本検討におけるDU-CU間の光ファイバ伝送ではPDM

を用いるものとし，通信路モデルをFig. 2に示す．PDM

通信では，垂直偏波と水平偏波のそれぞれに対して独立
に情報をのせて通信を行うことで容量を増加させること
ができる．このとき，光ファイバケーブルに掛かるねじ
れや張力といった，光ファイバに加わる物理的な外力に



Fig. 2. Channel model of the polarization division multiplexing.

よってファイバ中を伝搬する光波の偏波軸が回転してし
まう．偏波回転が発生する PDM通信路は，MIMO通
信路とみなして通信路補償および信号検出を行うことが
できる．ここで，デジタルコヒーレント受信機の利用を
前提に，離散ベースバンド信号を考える．離散時刻 t に
おけるサイズ 2× 1の送信ベクトルを x[t]とし，受信ベ
クトルを y[t]で表記する．このとき，x[t]および y[t]の
第 1 要素は水平偏波成分，第 2 要素は垂直偏波成分に
対応させると，PDMの信号モデルは次式で与えられる．

y[t] = U [t]x[t] + z[t] (23)

ここで，U [t]は偏波回転を表す通信路行列であり，z[t]

は光通信路で付加される平均 0，分散 σ2 の複素ガウス
雑音ベクトルである．偏波回転行列は次式のジョーンズ
行列で与えられるものとする 12) *．

U [t] = Θ1[t]Θ2[t]Θ3[t] (24)

Θ1[t] =

[
ejθ1[t] 0

0 ejθ1[t]

]
(25)

Θ2[t] =

[
cos θ2[t] j sin θ2[t]

j sin θ2[t] cos θ2[t]

]
(26)

Θ3[t] =

[
cos θ3[t] sin θ3[t]

− sin θ3[t] cos θ3[t]

]
(27)

ただし，Θ1[t]，Θ2[t]，Θ3[t] は各偏波上での位相変動，
正弦波・余弦波成分の干渉，偏波間の干渉を表すジ
ョーンズ行列である．U [t]はユニタリ行列であるため，
U [t]HU [t] = I となることに注意されたい．ここで，I

は単位行列を表す．ただし，θi[t], (i = 1, 2, 3)は時刻 t

∗ 文献 12) では，位相雑音の影響を含んだモデルを定義している
が，本検討では，偏波回転の影響を調査することを目的としてい
るため，位相雑音は存在しないものと仮定する．

における偏波回転の回転量であり，単位時間あたりの変
動は次式のモデルに従う．

θi[t+ 1] = θi[t] +∆θi[t] (28)

ここで，∆θ[t]はファイバの状態や通信速度によって与
えられる平均 0のガウス分布に従う乱数とし，文献 13)

においては∆θ[t]の分散は次式で与えられている．

ρ2∆θ[t] = ψT (29)

ただし，ψはファイバの状態によって決まる時間の逆数
を単位とする定数であり，文献 12)と同様に本検討でも
ψ = 105 [s−1] とする. T は通信モデルにおいて 1離散
時間サンプルを光通信で送るためにかかる時間であり，
本検討では 25GHzの通信を想定し T = 4× 10−11 [s]で
ある．

2.3 光・無線空間統合信号モデル
統合通信路のブロック図を Fig. 3に示す．端末から
送信ベクトル sを送信後，DU-CU間では無線通信路を
介して受信した r を，そのまま PDM 光通信路を用い
て転送する．このとき，送信ベクトル sは，本来，RF

(Radio Frequency)信号に変換されるが，本検討では等
価低域系で議論する．また，r1をPDMの水平成分，r2

をPDMの垂直成分をのせて伝送するものとする．PDM

光通信路の受信信号を離散時刻 kのタイミングでサンプ
リングすると，式 (23)の時刻 tは離散時刻 k で表現さ
れることになる．ここで，受信ベクトル y[k]に対して
式 (5)と同様に，

y =
[
yT
1 ,y

T
2

]T ∈ C2K×1 (30)

yn = [yn[1], yn[2], . . . , yn[K]]
T ∈ CK×1 (31)



Fig. 3. Model of unified optical and wireless channel.

を定義すると，受信ベクトル (時間領域表現) y は次式
で与えられる．

y = U(Hs+ v) + z = UHs+Uv + z (32)

ここで，サイズ 2K × 2K の光通信路行列 U は次式で
表される．

U=



u11[1] 0 . . . 0 u12[1] 0 . . . 0

0 u11[2] 0
. . . 0 u12[2] 0

. . .

...
. . .

. . . 0
...

. . .
. . . 0

0 . . . 0 u11[K] 0 . . . 0 u12[K]

u21[1] 0 . . . 0 u22[1] 0 . . . 0

0 u21[2] 0
. . . 0 u22[2] 0

. . .

...
. . .

. . . 0
...

. . .
. . . 0

0 . . . 0 u21[K] 0 . . . 0 u22[K]


(33)

ただし，unm[k]は U [k]における第 n行m列の要素を
表す. 受信ベクトル yに対して DFTを施すと，次式を
得る．

yf = F2y = Ωsf +Uvf + zf (34)

Ω =

[
Ω11 Ω12

Ω21 Ω22

]
= F2UHF H

2 (35)

ここで，Ω は無線通信路と光通信路を統合した通信路
行列である．
Ωnmが対角行列であるとき，式 (18)のようにサブキャ
リア k毎に分割し狭帯域MIMO通信システムとして捉
えることができる．しかし，式 (35)は，U の構成要素
が時変動する場合には，UH が巡回行列にはならない
ため，Ωnm が対角行列にはならないことを示唆してい
る．Ωnm が対角行列とはならずブロック対角性が崩れ
ることで，OFDM信号のサブキャリア同士の直交が崩

れてしまう．このとき，Ωnm の非対角成分の影響によ
りOFDM変調波のサブキャリア同士が干渉を引き起こ
してしまうため，サブキャリア k毎に分割を行ってから
信号検出を実施すると残留干渉となり性能劣化を引き起
こしてしまう問題がある．

3. DLDCを用いたブラインド信号検出

3.1 統合通信路への DLDC方式の適用
本来，OFDM信号に含まれるパイロットトーンを用
いることで無線通信の通信路推定を行うことができる．
しかし，式 (34)においてサブチャネルごとに偏波が回転
しているため，その回転補償を行わなければ，伝送品質
が大きく低下してしまう．回転変動の補償には，OFDM

信号に埋め込まれているパイロットトーンを利用するこ
とができるが，光通信路の偏波回転に追従するためには，
パイロットトーンを密に配置する必要があり，必ずしも
望ましい形態であるとは言えない．そこで本検討では，
パイロットトーンを用いることなく偏波回転補償が可能
な DLDCの適用を考える．このとき，無線通信路行列
H の推定も不要となる利点もある．
送信機側における，二値の情報行列を D =

[d[1],d[2], . . . , d[2K/Q]], d[g] = [d[1, g], . . . , d[Q, g]]
T
,

(g = 1, · · · , 2K/Q)と定義する．ただし，Qは任意の自
然数をとる．このとき，符号化行列 X̃[g] ∈ C2×2 を次
式で生成する．

X̃[g] =

Q∑
q=1

A[q]d[q, g] (36)

ただし，A[q] ∈ C2×2 は予め設計された分散行列であ
り，エルミート行列で定義されている 9)．分散行列はエ



ルミート行列であり，実数をかけて足しあわせてもエル
ミート行列となるため，X̃[g]もエルミート行列となる．
いま，X[g]を情報行列とし，X̃[g]の歪エルミート行列
jX̃[g]を次式のようにケーリー変換を行い，

X[g] =
(
I − jX̃[g]

)(
I + jX̃[g]

)−1

(37)

を生成する．このとき，X[g]はユニタリ性を有する．
送信ベクトル s[k] = [s1[k], s2[k]]

T に対して時間拡張
を行い，S[g] = [s[2g − 1], s[2g]], (g = 1, · · · ,K/2)と
定義する．S[g]をX[g]を用いて次式のように差動符号
化を行い生成する．

S[g] = S[g − 1]X[g] (38)

ただし，S[1] = I2 とし，2 ≤ g ≤ K/2とする．ケー
リー変換によりX[g] をユニタリ行列へ変換したことで
送信行列S[g]の行列式は一定であり続ける．ここで，式
(35)において，Ωnmが対角行列であると近似すると，式
(18)のようにサブキャリア k毎に分割し信号検出を行う
ことができる．このとき，送信ベクトル s[k]を送信し，
通信路を経由した受信ベクトル y[k]を受信する．ここ
で，受信行列 Y [g] = [y[2k − 1],y[2k]]を定義し，通信
路行列を次式で定義する．

Ω[g] =

[
ω11[g] ω12[g]

ω21[g] ω22[g]

]
(39)

ただし，ωnm[g]はΩnmにおける第 g行 g列の対角要素
を表す. 2つの連続する受信行列において通信路状態が
ほぼ一定であると仮定すると，式 (39)および式 (38)よ
り次式を得る 14)．

Y [g] = Ω[g]S[g] +N [g] = Ω[g]S[g − 1]X[g] +N [g]

= (Y [g − 1]−N [g − 1])X[g] +N [g]

= Y [g − 1]X[g] +N [g]−N [g − 1]X[g] (40)

最尤推定による X[g] の推定は次式で実行される．

X̂[g] = argmin
X

||Y [g]− Y [g − 1]X| |2 (41)

ただし，XはX[g]がとり得る信号行列の候補，|| · ||は
フロベニウスノルムを意味している．
実際には式 (35)におけるΩはブロック対角とならな
い．ここで，Ωはブロック対角性を確認するため，統合
通信路行列の要素の絶対値を，その大きさに応じて色分
けし可視化を行った．それぞれ無線通信における伝送帯
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(b) 250M Hz bandwidth.

Fig. 4. Off-diagonal elements of the unified channel

matrix in the frequency domain.

域を 20MHz，250MHzとした際の周波数領域における
統合通信路行列を可視化した様子を，Fig. 4に示す．た
だし，同図においてK = 16としており，光通信におけ
る伝送帯域は 25G symbol/sとしている．Fig. 4より，
無線通信における伝送帯域が広い場合には非対角要素
が小さいためブロック対角と近似することができるが，
一方で無線通信における伝送帯域が狭い場合には，相対
的に光通信で偏波変動は大きくなり統合通信路行列のブ
ロック対角性が崩れることが確認できる．サブキャリア
k 毎に分割し DLDC方式を適用する上で，このブロッ
ク対角以外の要素は干渉成分となり，性能の劣化を引き
起こす．

3.2 拡張 DLDCを用いたブラインド信号検出

Fig. 4(b)のように，無線通信における伝送帯域が広く
光通信で生じる偏波変動が相対的に小さい場合，式 (35)

においてブロック対角であると近似することができ，小
行列Y [g]に対しDLDCを用いたブラインド信号処理に



ついて示した．しかし，無線伝送帯域が狭い場合，Ωnm

の対角近傍においても要素を含むため対角性が崩れてし
まう．そのため，ブロック対角以外の要素は信号検出の
際，残留干渉成分となり性能劣化の一因となっている．
この残留干渉成分の影響を緩和のため，分散行列のサイ
ズを 2× 2から 4× 4へと拡張した DLDCを構築し一
括信号処理として適用する．3.1節において，分散行列
A[q] ∈ C4×4，符号化行列 X̃[g] ∈ C4×4，Q = 8とする．
式 (35)において，Ωnm を次式のように近似する．

Ωnm = diag [Ωnm[1], . . . ,Ωnm[K/2]] (42)

Ωnm[k′] (43)

=

[
ωnm[2k′ − 1, 2k′ − 1] ωnm[2k′ − 1, 2k′]

ωnm[2k′, 2k′ − 1] ωnm[2k′, 2k′]

]
ただし，diag は行列を対角に並べたブロック対角行列
を意味する．このとき，送信ベクトルと受信ベクトルに
対して新たに時間拡張を行い，送信行列と受信行列を
式 (44)および式 (45)のように定義する．ただし，l =
1, · · · ,K/8である．このとき，2つの連続する受信行列
において通信路状態がほぼ一定であると仮定すると，式
(40)と同様に，式 (43), 式 (44)，および式 (45)より次
式が成立する．

Y [l] = Υ [l]S[l] +N [l] = Υ [l]S[l − 1]X[l] +N [l]

= (Y [l − 1]−N [l − 1])X[l] +N [l]

= Y [l − 1]X[l] +N [l]−N [l − 1]X[l] (46)

Υ [l] =

[
Ω11[4(l − 1)] Ω12[1 + 4(l − 1)]

Ω21[1 + 4(l − 1)] Ω22[1 + 4(l − 1)]

]
(47)

ただし，式 (46)において通信路行列Ωは時間拡張内で
等しい，すなわち Υ [1 + 4(l − 1)] = Υ [2 + 4(l − 1)] =

Υ [3+4(l−1)] = Υ [4+4(l−1)]であると仮定した．この
とき，最尤推定による X[l] の推定は次式で実行される．

X̂[l] = argmin
Ẋ

∣∣∣∣∣∣Y [l]− Y [l − 1]Ẋ
∣∣∣∣∣∣2 (48)

ただし，Ẋ はX[l]がとり得る信号行列の候補である．
DLDC のサイズを拡張したことで，式 (43) のように
Ωnm に対し，対角要素だけなくその近傍の要素を含み
処理が可能となる．この結果，残留干渉成分影響を緩和
することができる．
3.3 拡張 DLDC構築法
拡張DLDCを構築する設計規範を以下に示す．まず，
分散行列 A[q] ∈ C4×4 をランダムに生成し，DLDC

変調を行った後に送信符号語 C = (c1, c2, . . . , cQ) が
送信されたとする．ここで，受信側の復号器が，E =

(E1,E2, . . . ,EQ)を復号語とする事象 (C ̸= E)に関す
るペアワイズ誤り率 (PEP: Pairwise Error Probability)

p(C → E)はB = C−Eとすると次式のように上界が
与えられる 11)．

p(C → E) ≤
( γ

4M

)−rN
(

r∏
i=1

λi

)−N

(49)

ただし，γ は平均信号対雑音電力比（SNR: Signal to

Noise power Ratio）．N は受信次元数，M は送信次元
数，r はDDH の階数であり，λi はDDH の固有値で
ある．
拡張DLDC構築手順のフローチャートを Fig. 5に示
す．ランダムに生成した全ての分散行列に対し式 (49)を
用いたペアワイズ誤り率を最小化規範により求めた分散
行列を候補とする．ここで，ペアワイズ誤り率に関し，
通信路行列は単位行列に近似しており，また復号におけ
る差動処理により雑音が有色となるにも関わらず，白色
に近似していることに注意されたい．このため,最も小
さいペアワイズ誤り率を示した場合でも,限界性能を達
成するとは限らない．したがって，分散行列の候補を用
いた拡張 DLDC方式に対し計算機シミュレーションに
よりビット誤り率 (BER: Bit Error Rate) 評価を行い，
最も良い性能を示した分散行列を採用している．

4. 計算機シミュレーション

4.1 シミュレーション諸元
4ビットの分散行列のDLDC方式，8ビットの拡張分
散行列の DLDC方式の BER特性を計算機シミュレー
ションにより評価した．送信機において，DLDC変調後
に，802.11a規格と同様に 4パイロットトーン信号を含
む 52サブキャリアを用いてOFDM信号を送信する 15)．
ただし，パイロットトーンは信号検出に利用しない．無
線通信路と光通信路の経由後，受信機において DLDC

の最尤推定による硬判定復号を行い，BERを計算した．
計算機シミュレーション諸元を Table. 1 に示す．ただ
し，無線伝送における雑音電力密度はN0，光伝送にお
ける雑音電力密度は σ2 で定義されており，本来であれ
ば無線伝送と光伝送で SNRは異なるが，本稿の計算機
シミュレーションにおいては，N0 = σ2として評価して
いる．



S[l] =


s1[1 + 8(l − 1)] s1[3 + 8(l − 1)] s1[5 + 8(l − 1)] s1[7 + 8(l − 1)]

s1[2 + 8(l − 1)] s1[4 + 8(l − 1)] s1[6 + 8(l − 1)] s1[8 + 8(l − 1)]

s2[1 + 8(l − 1)] s2[3 + 8(l − 1)] s2[5 + 8(l − 1)] s2[7 + 8(l − 1)]

s2[2 + 8(l − 1)] s2[4 + 8(l − 1)] s2[6 + 8(l − 1)] s2[8 + 8(l − 1)]

 (44)

Y [l] =


y1[1 + 8(l − 1)] y1[3 + 8(l − 1)] y1[5 + 8(l − 1)] y1[7 + 8(l − 1)]

y1[2 + 8(l − 1)] y1[4 + 8(l − 1)] y1[6 + 8(l − 1)] y1[8 + 8(l − 1)]

y2[1 + 8(l − 1)] y2[3 + 8(l − 1)] y2[5 + 8(l − 1)] y2[7 + 8(l − 1)]

y2[2 + 8(l − 1)] y2[4 + 8(l − 1)] y2[6 + 8(l − 1)] y2[8 + 8(l − 1)]

 (45)

Fig. 5. Extended DLDC construction procedure.

Table 1. Computer simulation parameters.

Transmission method OFDM

Number of data subcarriers 52

DFT size 64 point

Modulation method DLDC

Wireless channel model Flat fading

Wireless transmission bandwidth W Hz

Optical channel model PDM

Optical transmission bandwidth 25 GHz

4.2 BER特性
計算機シミュレーション結果を Fig. 6 に示す．

Fig. 4.1(a) では，Eb/N0 = 30 dB における無線伝送
帯域に対する BER特性を示している．ただし，Ebは 1

ビットあたりの送信電力密度を意味する．ここで，無線
伝送帯域W = 50 MHzに着目すると，2× 2サイズの
DLDCにおいて BER=4× 10−3であるのに対し，拡張
DLDCでは BER=4× 10−4であり拡張により残留干渉
線分が緩和され性能が向上したことが確認できる．
Fig. 6(b) では，W を 50，250 MHz としたときの

Eb/N0に対するBER特性を示している．W = 50 MHz

において，2× 2サイズの DLDCでは BER= 3× 10−3

付近でエラーフロアが発生しているのに対し，W = 250
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Fig. 6. BER characteristics of DLDC and extended

DLDC.

MHzにおいては，BER= 1.5× 10−5付近でエラーフロ
アが確認され，エラーフロアレベルが改善されている．
また，拡張 DLDCにおいてもW = 50 MHzにおいて，
BER= 4×10−4付近でエラーフロアが発生し，W = 250

MHzにおいては，エラーフロアが解消されている．こ
れは 3.1節で述べたように，W が低くなると，相対的
に光通信で偏波変動は大きくなるため統合通信路行列の
ブロック対角性が崩れ，残留干渉成分が性能劣化を引き
起こすためである．次に，2× 2サイズのDLDCと拡張



DLDCの性能を比較する．W = 20 MHzに着目すると
2× 2サイズのDLDCではBER= 3×10−3付近でエラー
フロアが生じており，拡張DLDCでは BER= 4× 10−4

付近でエラーフロアが発生と，エラーフロアレベルが改
善されていることから，DLDC拡張により残留干渉成
分の悪影響を抑圧できていることが推察できる．また，
Eb/N0が低い領域においては 2× 2サイズの DLDCの
性能が優れている一方で，Eb/N0 が高い領域では拡張
DLDCが性能を改善できていることが確認できる．こ
れは，DLDCの拡張に伴い残留干渉成分の悪影響を抑
圧することで性能を改善可能である一方，隣接するチャ
ネル行列の変動が大きくなり，その影響により Eb/N0

が低い領域で性能が悪化したためである．
今後の課題として，拡張 DLDCの構築法の見直しが
ある．拡張DLDC設計規範としてペアワイズ誤り率最小
化規範を用いているが，通信路行列の単位行列近似や雑
音の白色近似を行っており，ペアワイズ誤り率最小化規
範の使用が適しているのかも含め，さらなる検討が必要
である．また本研究では，分散行列を 2× 2サイズから
4× 4へと拡張を行っているが，DLDCの拡張に伴い残
留干渉成分の悪影響を抑圧することで性能を改善可能で
あると同時に，隣接するチャネル行列の変動が大きくな
るというメリットとデメリットにはトレードオフの関係
が存在すると考えられる．そのため，最も高い性能を示
す分散行列のサイズの探索も検討課題として存在する．

5. 結論

本検討ではまず，次世代通信における高い周波数帯の
利用を前提とし，高い周波数帯の有効利用方の一つであ
るC-RAN構成に対して，端末からCUへの上り回線を
想定した一括信号処理の必要性について述べた．一括信
号処理のための統合通信路において，OFDM信号に埋
め込まれているパイロットトーンを利用する場合，光通
信路の偏波回転に追従するためには，パイロットトーン
を密に配置する必要があり，必ずしも望ましい形態であ
るとは言えないことから，一括信号処理としてブライン
ド一括信号処理に着目しケーリー変換に基づく差動符号
化を用いた DLDC方式の適用法を検討した．計算機シ
ミュレーションにより，提案方式の BER特性を示して
伝送帯域に応じた信号検出性能について評価し，その有
効性を確認した．
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