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内容梗概

近年，移動通信においては，急速にユーザ数が増大し，また， i モードに代表されるモバイルイ

ンターネットの発展により，音声だけでなく画像伝送や大量のデータ伝送の需要が高まってきてい

る.このため移動通信では，同じ帯域幅でより多数のユーザ、を収容するための (1)周波数利用の高

効率化，大量のデータを短時間で伝送するための (2)高速化，音声や画像を品質良く伝送するた

めの (3)高品質化を目指して研究が行われており，このような特長を併せ持つ無線伝送方式を本

論文では高能率無線伝送方式と定義する.本論文は，この高能率伝送方式を実現するための技

術について筆者が行ってきた研究をまとめたもので、あり，以下に示す7章により構成される.

第 1 章は序論であり，研究の背景および概要を述べる.

第 2 章では，周波数利用の高効率化と高品質が期待できるトレリス変調方式について，送信ピ

ーク電力低減のため包絡線の変動を制御した包絡線制御型トレリス変調方式について述べる.

トレリス変調方式は送信シンボノレを多値化した高能率変調技術とチャネル符号化技術を組み合

わせた方式で，信号帯域の拡大なしに受信特性を改善できる方式である.

本章では，このトレリス変調方式の包絡線変動を制御した方式について，その手法を示し，送信

ピーク電力低減効果および送信ピークを低減したときの受信特性を評価し，総合的な伝送能率を

明らかにする.

第 3 章では周波数利用の高効率化が期待できる CDMA 方式において，直接拡散(Direct

Sequence: DS)方式と高速周波数ホッピング(F邸t Frequency Hopping: FFH)方式を組み合わせた

DS-CDMA-FFH 方式について述べる.

CDMA 方式は比較的狭帯域な信号を広帯域に拡散することによりパスダイパーシチ効果や，フ

ェージングによるレベル変動に対する平均化効果が得られる.また，各ユーザ聞で直交するコード

を用いることにより，同一周波数を複数のユーザが使用することが可能となる.このように優れた特

徴を持つ CDMA方式においては，情報信号系列を直交コードにより直接拡散する DS-CDMA方

式が広く用いられているが，この方式に周波数ダイパーシチが得られる FFH を組み合わせることに

よりさらに高品質化が可能となる.

本章では，このような方式である DS-CDMA-FFH方式についてその概要を述べ，受信機に線形

干渉キャンセラ及び非線形干渉キャンセラを用いた場合の受信特性を明らかにする.

第 4 章では，上記の DS-CDMA-FFH 方式を一般化した CFDMA(Code Frequency Division 

Multiple Access)方式について述べる.

FFH は周波数ダイパーシチ効果が得られるが，実際にハードウェア化する場合には周波数シン

セサイザ、を高速に切り替える必要があり実現が難しい.このような欠点を改善したのがインターリー

ブ周波数ホッヒ。ング(Inter1eave Frequency Hopping: IFH)方式である.

本章では，この IFH 方式を中心に， DS-CDMA-FFH 方式を一般化した CFDMA 方式について

概要を述べ，受信特性を明らかにする.

第 5 章では，伝送速度の高速化が可能なマルチキャリヤ伝送方式について，送信ピーク電力の



低減を図った低ピークマノレチキャリヤ伝送方式について述べる.

伝送速度を高速化する手段としてマルチキャリヤ伝送方式がある.マルチキャリヤ方式は多数の

サブキャリヤを用いて伝送を行う方式で， 1サブキャリヤ当たりの信号帯域が狭帯域化するため，信

号帯域の広帯域化に伴う問題を回避することができる.

本章では，このマルチキャリヤ方式の欠点である送信ピーク電力について低減する手法を示し，

送信ピーク電力の低減効果，および送信ピークを低減した場合の受信特性を明らかにする.

第 6章では，周波数利用の高効率化，高速化，および高品質化を兼ね備えたシステムの実現が

期待できる，アダプティブアレーアンテナと適応等化器を融合させた時空等化技術について述べ

る.

伝送速度の高速化に伴い， 1 シンボル時間に対する遅延時聞が相対的に大きくなり，適応等化

器だけでマルチパスフェージングによる符号間干渉の影響を除去するためには，ハードウェア規

模が非常に大きくなる.一方，アダプティブアレーアンテナは到来方向の差により干渉波を除去す

る技術である.このため，適応等化器とアダプティブアレーアンテナを組み合わせれば，同一チャ

ネル干渉波と適応等化器が処理で、きないような長い遅延波をアダプティブアレーアンテナが処理

し，比較的短い遅延波を適応等化器で処理することが可能となる.この結果，各々の技術を単独

で使用する場合と比較して飛躍的な性能の向上が期待できる.

本章では，この時空等化器の動作および演算量を削減する構成を示し，受信特性を明らかにす

る.

第 7 章は結論であり，本論文で得られた結果を総括する.
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第 1 章序論

1.1 研究背景

近年，移動通信においては，急速にユーザ数が増大し，また，モパイルインターネットの発展に

より音声だけでなく画像伝送や大量のデータ伝送の需要が高まってきている.図 1 に携帯電話ユ

ーザ数の増加の様子，及びモバイノレインターネットユーザ数の増加の様子を図 2 に示す.

移動通信は歴史的には，第 l 世代と呼ばれるアナログ方式からデータ伝送が容易に可能な第 2

世代のディジタル方式へと発展してきており，現在，伝送速度がより一層高速な第 3 世代移動通信

方式がサービスされようとしている.図 3 にこのような移動通信の発展の様子を示す.

第 1 ， 2 世代では，各国(地域)が独自の仕様でシステムを開発してきたが，移動通信の発展に

伴いグローパル化の必要性が高まってきた.このため，第 3 世代からは世界で方式を統一するた

めの標準化活動がさかんに行われるようになった.一方，現在，第4世代方式の議論が進められて

いるが，この方式についても世界的な標準化が行われることは間違いない.このような標準化の場

で優位を占めるためには，優れた方式コンセプトや飛躍的に性能を改善できる技術を提案すること

が必要で，このため技術開発の重要'性がより一層高まってきている.

1.2 研究目的

このような背景の下，第 3 世代方式と比較して 10 倍以上の伝送速度を持つ第 4 世代方式の研

究が行われている.第 4世代方式の位置付けを図 4 に示す.このように，第 4世代では，第 3 世代

方式と比較して，著しく高速・広帯域化が進むため，これに伴う課題を克服する技術が必要となる.

図 1 携帯電話ユーザ数

1 



1999.12 200，α3 2000.6 2000.9 2000.12 2001.3 

図 2 モバイルインターネットユーザ数

一方，移動通信の研究が目指す究極的なシステムは， (i)同一周波数，同一タイムスロットをす

べてのユーザが使えるような周波数利用の高効率化， (ii)大量のデータを短時間で伝送するため

の高速化， (iii)音声や画像を品質良く伝送するための高品質化という 3 つの特長を兼ね備えたシ

ステムであると言える.

そこで，本論文では，上記の周波数利用の高効率化，高速化，高品質化という 3 つの特長を併

せ持つ無線伝送方式を高能率無線伝送方式と定義することとし，このような高能率伝送方式を実

現することが第 4 世代移動通信方式の実現につながるという立場で検討を行う.

この 3 つの課題を解決する手法と具体的な手段を表 1 に示す.従来から移動通信では，同一周

波数を面的に繰り返して利用するセルラ方式を採用することにより周波数利用の高効率化を図っ
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図 3 移動通信の発展
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図 4 第 4 世代移動通信の位置付け

てきた.また，このようなセルラ方式においては，さらに同一周波数繰り返し距離を短くし周波数利

用の高効率化を図るため，ダイパーシチ技術，チャネル符号化，干渉キャンセル技術，および多

値変調に代表される高能率変調技術の研究が行われている.

一方，伝送速度の高速化に対しては，適応等化技術，およびマルチキャリア伝送に代表される

チャネノレ多重化技術の研究が行われている.

さらに，伝送品質の高品質化に対しては，チャネル符号化，ダイパーシチ技術，および適応等

化技術が研究されている.

そこで，本論文では，このような技術の構成，および実現法を提案し，性能評価を行う.

1.3 論文概要

本論文は，以下に示す 7 章により構成される.

第 2 章では，周波数利用の高効率化と高品質が期待できるトレリス変調方式について，送信ピ

ーク電力低減のため包絡線の変動を制御した包絡線制御型トレリス変調方式について述べる.

トレリス変調方式は送信シンボノレを多値化した高能率変調技術とチャネノレ符号化技術を組み合

わせた方式で，信号帯域の拡大なしに受信特性を改善できる方式である.

本章では，このトレリス変調方式の包絡線変動を制御した方式について，その手法を示し，送信

ピーク電力低減効果および送信ピークを低減したときの受信特性を評価し，総合的な伝送能率を

明らかにする.

第 3 章では周波数利用の高効率化が期待できる符号分割多元接続(Code Division M叫tiple

Access: CDMA)方式において，直接拡散(Direct Sequence: DS)方式と高速周波数ホッヒ。ング

(Fast Frequency Hopping: FFH)方式を組み合わせた DS-CDMA-FFH 方式について述べる.
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CDMA 方式は比較的狭帯域な信号を広帯域に拡散することによりパスダイパーシチ効果や，フ

ェージングによるレベル変動に対する平均化効果が得られる.また，各ユーザ間で直交するコード

を用いることにより，同一周波数を複数のユーザが使用することが可能となる.このように優れた特

徴を持つ CDMA 方式においては，情報信号系列を直交コードにより直接拡散する DS-CDMA 方

式が広く用いられている.この方式において各チップを FFH することにより周波数ダイパーシチ効

果が得られ，さらに高品質化が可能となる.

本章では，このような方式である DS-CDMA-FFH方式についてその概要を述べ，受信機に線形

干渉キャンセラ及び非線形干渉キャンセラを用いた場合の受信特性を明らかにする.

第 4 章では，上記の DS-CDMA-FFH 方式を一般化した CFDMA(Code Frequency Division 

Multiple Access)方式について述べる.

FFH は周波数ダイパーシチ効果が得られるが，実際にハードウェア化する場合には周波数シン

セサイザを高速に切り替える必要があり実現が難しい.このような欠点を改善したのがインターリー

ブ周波数ホッピング(Interleave F回quencyHopping: IFH)方式である.

本章では，この IFH 方式を中心lこ， DS・CDMA-FFH 方式を一般化した CFDMA 方式について

概要を述べ，受信特性を明らかにする.

第 5 章では，伝送速度の高速化が可能なマルチキャリア伝送方式について，送信ピーク電力の

低減を図った低ピークマルチキャリア伝送方式について述べる.

伝送速度を高速化する手段としてマルチキャリア伝送方式がある.マノレチキャリア方式は多数の

サブキャリアを用いて伝送を行う方式で， 1サブキャリア当たりの信号帯域が狭帯域化するため，信

号帯域の広帯域化に伴う問題を回避することができる.

本章では，このマルチキャリア方式の欠点、である送信ピーク電力について低減する手法を示し，

表 1 第 4 世代移動通信用技術

課題 周波数利用の高効率化 高速化 高品質化

-セルラ方式 -等化 -等化

-ダイパーシティ -Multi-Ohannel 5ignaling -ダイパーシティ

解決手法
-チャネル符号化 -MIMOチャネル伝送 -チャネル符号化

-干渉キャンセル
-変謂の高能率化
-MIMOチャネル伝送

-001キャンセラ -151キャンセラ -151キャンセラ
OJ'~ス/空間/時間/周波数 -マルチキャリア伝送 -パス/空間/時間/
ダイパーシティ -OFDM伝送 周波数ダイパーシチ
-符号化変調 -時空等化器 -符号化変調
-干渉キャンセラ -時間/空間符号化 -時空等化器

具体的手段 -アダブティブアレー -ターボ等化器
-時空等化器
-ピーク抑圧変調方式
-多値変調方式
-高効率線形電力増幅器
-MIMO受信機
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送信ピーク電力の低減効果，および送信ピークを低減した場合の受信特性を明らかにする.

第 6章では，周波数利用の高効率化，高速化，および高品質化を兼ね備えたシステムの実現が

期待できる，アダプティブアレーアンテナと適応等化器を融合させた時空等化技術について述べ

る.

伝送速度の高速化に伴い， 1 シンボル時間に対する遅延時聞が相対的に大きくなり，適応等化

器だけで、マルチパスフェージングによる符号間干渉の影響を除去するためには，ハードウェア規

模が非常に大きくなる.一方，アダプティブアレーアンテナは到来方向の差により干渉波を除去す

る技術である.このため，適応等化器とアダプティブアレーアンテナを組み合わせれば，同一チャ

ネル干渉波と適応等化器が処理できないような長い遅延波をアダプティブアレーアンテナが処理

し，比較的短い遅延波を適応等化器で処理することが可能となる.この結果，各々の技術を単独

で使用する場合と比較して飛躍的な性能の向上が期待できる.

本章では，この時空等化器の動作および演算量を削減する構成を示し，受信特性を明らかにす

る.

第 7 章は結論であり，本論文で得られた結果を総括する.
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第2章包絡線制御型トレリス変調方式

2.1 序言

移動通信において高能率なディジタル伝送を実現するためには，デ、ィジタル変復調方式におい

て次のような特性が要求される. (1)まず，限られた周波数帯域を有効に利用するために周波数利

用の高効率化が必要である. (2)また，送信電力を下げても受信側で高品質に受信できる高感度

特性が必要である. (3)さらに，移動機・携帯機における限られた電力を有効に利用するために，送

信側では送信増幅において高電力効率特性が得られることが必要である.具体的には以下のよう

な変復調方式が検討されている.

帯域制限条件下にあるシステムにおけるチャネル数の増大を図るためには，狭帯域ディジタル

変復調方式が有効であり， 4 相位相シフトキーイング(Quatemary Phase Shi食 Keying: QPSK)変調

方式等の線形変調が知られている.第 2 世代のディジタル移動通信方式においては QPSK の一

種で、ピーク電力が小さいπ/4 シフト QPSKが採用されている[1]. 更に狭帯域化を進めるために送信

信号を多値化した 16 値の振幅位相変調(Quadrature Amplitude Modu1ation: QAM)が研究されて

いる[2] .これらに用いられる線形送信電力増幅器の効率は徐々に改善されているが 50%以上の

効率を実現するには相当の技術革新が必要である[3]. 

一方，電力制限条件下にあるシステムに適合する変復調方式として，送信増幅において電力効

率の高いC級などの非線形増幅器が使用できる定包絡線変調方式がある.すでに， F級増幅器で

は 60%以上の効率が得られている.定包絡線変調方式の代表的なものとして，変調指数が 0.5 の

デ、ィジタル FM である Tamed Frequency Modu1ation (TFM) , Gaussian-filtered Minimum Shift 

Keying (GMSK)変調方式がある[4][5] .更に，変調における変調指数と復調における波形観測時

間とを最適化した Continuous Phase Modu1ation (CPM)方式は QPSKより高感度になることが報告

されている[6]. しかしながら，変調指数は 0.5 の倍数ではないため，復調回路は非常に複雑になり

実用的ではない.

電力制限条件下にあるシステムに適合した変復調方式への別のアプローチとして，送信電力を

低減しても伝送品質を維持できるように符号化と変調を組み合わせた符号化変調による受信感度

の高感度化がある.例えば，畳み込み符号化と 8 相 PSK 変調とを組み合わせたトレリス符号化 8

相位相シフトキーイング(Trellis-Coded 8 Phase Shift Keying: TC8PSK)変調方式は QPSK と比較す

ると，帯域が同じであるにもかかわらず理論的には 3dB程度の感度利得を得ることができる[7] .更

に， 16QAM においても多値化による最小信号空間距離の減少を補うためにトレリス符号化を行っ

たシステムが提案されている[8]. しかし，これらの変調方式は，定包絡線変調と比較すると同一情

報伝送速度では狭帯域になるが，電力効率の改善については考慮していないため， QPSK と同様

に電力効率が低下する.

移動通信においては携帯端末の小型化が進展しており，その実現のためには電力増幅器の電

力効率を上げることが非常に重要な技術課題となる.一般に，送信電力増幅用の線形増幅器は飽

和入力レベルに比較して入力レベルが小さい場合，電力効率が低くなる.このため，平均電力に
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対するピーク電力比が大きい変調波では電力効率が低下する.従って包絡線変動を制御してヒ。

ーク電力比を低減することにより電力効率を改善できる可能性がある.

符号化変調におけるピーク電力を低減するために信号点生起確率が均一でない符号器を用い

る方法が研究されている[9]. この方法は 16QAM のように信号点の振幅が多値の場合には有効で

ある.しかしながら， TC8PSK のように各信号点の振幅が同一になる場合にはこの手法は適用でき

ない.また，この方法におけるピーク電力比は信号点における評価であり，帯域制限された複素包

絡線のピーク低減効果については検討されていない.更に，符号器における制御では信号点と信

号点とを結ぶ帯域制限された複素包絡線の軌跡を直接制御していないので，複素包絡線のピー

ク電力比の低減は難しいと予想される.

本章では，ピーク電力比を低減する別のアプローチとして，帯域制限された複素包絡線を直接

制御する包絡線制御法(Enve10pe Co凶01: EC)を提案し，その特性について詳細に検討する.この

方法は特に TC8PSKのように信号点の振幅が全て等しい多相 PSK になっているときに有効で、ある.

具体的には EC により， TC8PSKの包絡線を制御した平滑化包絡線 TC8PSK(Smoothed Enve10pe 

TC8PSK: SE-TC8PSK)，および、包絡線制御を極限まで行った定包絡線 TC8PSK (Constant 

Enve10pe TC8PSK: CE-TC8PSK)を提案し検討する.これらの変調波では符号化変調による利得

が包絡線制御により劣化するので，その定量的評価が必要である.

以下の節では，まず， SE-TC8PSKおよびCE-TC8PSKについて変復調における構成法を述べ，

次に，スペクトル特性， BER 特性および電力効率特性を明らかにする.最後にこれらの特性を総

合的に評価する.

2.2 変復調器構成と動作

包絡線を制御する 2 つの方法について以下で述べる.第一の方法はロールオフ整形された包

絡線において， 2 つの信号点の中間点における包絡線を制御する方法であり，包絡線変動が平滑

化される.この方法により SE-TC8PSK を生成できる.第二の方法は 2 つの信号点を定包絡線で結

ぶ方法である.この方法では CE-TC8PSK を生成できる.基本となる TC8PSK にはG. Ungerboeck 

が提案した 8 状態のトレリス符号化変調を用いる[7].

2.2.1 SE-TC8PSK 

SE-TC8PSKの変調回路の構成を図 l(a)に示す.変調回路はシリアル・パラレル(SIP)変換器，畳

み込み符号器， IQ 変換器，および直交変調器からなる.畳み込み符号器の構成は TC8PSK と同

じである .IQ 変換器において EC を行う.

なお，時刻 tn=nTs ， ただしn は整数，乙はシンボル時間長とし，このタイミング時刻における変数

には n の添字を付けることとする.

2.2.1.1 符号化変調

入力データ系列は SIP 変換器により 2 系統のデータ系列となる.これを Xn=(Xln ， X2n)とする . Xn は
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符号化率 R=2/3 の畳み込み符号器に入力される.畳み込み符号器の回路図を図 l(b)に示す.ニ

の出力をYn=(yOn> Yln , Y2n)とすると，入出力聞の関係は次式のようになる.

YOn = X 1,n-l (2・ la)

Yln = X 1,n-2 Eﾐ X2n (2・ lb)

Y2n =X 切 X2n - ""'ln """ ""'2.n-l (2・ lc)

ここで@は排他的論理和を表す.この出力 Yn は IQ 変換器に入力される.

2.2. 1. 2 包絡線制御法(EC)

SE-TC8PSK 用の IQ 変換器の構成を図 l(c)に示す.IQ 変換器は入力データ系列 Yn をもとにし

xn yn 

y2n 

(司変調回路構成

xn 

x1n 

y2n 

X2n 

y1n 

yOn 

(b)畳み込み符号器

n
n
n

判

，
，F

門
J
h
4
1

・
円

U
U
W

1

y

y

y

 

T/2 Sampling 
IQ 

Generater 

(c) IQ 変換器

図 1 SE-TC8PSK信号生成器
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て EC を行い，変調波の複素包絡線信号 I(t) ， Q(のを生成するものである.まず，同図の T/2 サンプ

ノレ IQ 値変換器において， Yn は 8PSK の信号位相仇に写像される.

仇=-22.50 + 450an 

ただし

αn = 4Y2n + 2Yln + YOn 

である.この仇から t=んの時点における Is(ら)と Qs(ら)を以下の式により求める.

1 n (t n) = cos(仇)
Qn (tn) = sin(仇)

(2・2)

(2・3)

(2-4a) 

(2-4b) 

次に，この Is(ら)と Qs(ら)を用いて帯域制限波形を生成し，乙/2 ごとにサンプリングする.このサン

プリング時刻を九=k乙とする.ただし， k は 0.5 の整数倍を示す.このサンプリング値収九)と Q;(九)は

帯域制限用インパルスレスポンス h(りを用いて次式で表せる.

If(九)=工h(tk ーら )((ら) (2・5a)

n 

Qf(tk) = Lh(tk -tn)Qs(ら) (2-5b) 
n 

ただし，

ド 0; Iが NfT，
h(t) = ~ ~ 11 11 ,: l = 0 ; Itl > N fT 

(2-6) 

とし，符号間干渉を土持シンボルまで考慮する.

振幅制限変換器では lJMと Qバωを包絡線の変動が制限されるように変換する.包絡線変動を

制限する方法としては， (i)最大値制限法:許容する振幅の最大値 Rmax を設定する方法と， (ii)最

。

(a) 最大値制限法 (b) 最小値制限法

図 2 振幅制限方法
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小値制限法:許容する振幅の最Ij'11直 Rmin を設定する方法が考えられる.最大値制限法は時点九

においてIQ値変換器出力の包絡線がRrnax以上になる場合にサンプル値の位相を保持したまま振

幅を Rmax に変換するものであり，包絡線のピーク値の抑制に有効である.一方，最小値制限法は

時点九において包絡線が Rmin 以下になる場合にサンプノレ値の位相を保持したまま振幅を Rmin に

変換するもので，信号がゼロ点付近を通らないように制御するのに有効である.具体的には以下の

方法により包絡線を制御する.

最大値制限法では，まず収ら)と Qjωの振幅 R(ωを次式により求める.

R(tk)=~If(tk)2 +Qf(tk)2 (2・7)

この R(ωを Rrnax と比較し，その結果に応じて次式により Ij(ωと Qバtk)を Ic(tk)と Qc(ωに変換する.

r ~ 1 r(ム)
民間×ムム ; (R(tk) > ~aJJ 

Ic(ら)=イ R(九)
l If(九); (R(tk ) 壬凡臥)

r ~ Qr(tk) 
肉眼×ーιム ; (R(ら)>ι)

Qc(九)= r-max R(tk) 

l Qf(tk); (R(tk) ~丸田)

(2・8a)

(2-8b) 

例えば図 2(a)に示すように信号点 1 から信号点2 に遷移する場合に l→81→2 と変化したとすると，

81 の振幅が Rrnaxより大きいため 81 を 82 に変換する.

最小値制限法でも同様に，振幅 R(tk)を Rmin と比較し，その結果に応じて次式により収ωと似ω

を Ic(ら)と Qc(ωに変換する.

r ~ Ir(川
|弘×ムム ; (R(tk) > ι) 

Ic(tk) = r-mm R(九)
l If(tk); (R(ら)壬九泊)

I ~ Qr(tk) 

I~xムム ; (R(ら)>凡lin)
Q，(九)=r-mm R(九)

l Q/tk); (R(九)~~)

(2・9a)

(2-9b) 

図 2(b)に示すように例えば信号点 1 から信号点 3 に遷移する場合に 1→81→3 と変化したとすると，

SI の振幅が Rminより大きい小さいため 81 を 82 に変換する.

補間波形生成器では，振幅制限変換器から出力されるサンプノレ値 Ic(九)と Qc(ら)を次式で示す

乙/2 サンプリング関数点。
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r~in[JZt /(1', /2)]; I市川
f(t) = イ JZt /(1', /2) (2-10) 

l 0; Itl> 叫T
により補間し，連続波形 I(のと Q(のを次式により生成する.ただし， j{t)は+N;Tsまでの符号間干渉ま

で考慮する.

I(t) = ~ン(t-tk)Ij(tk) (2-11a) 

Q(t) = Lf(t-tk)Qj(tk) (2-11b) 

具体的な波形については 2ユ3 節で述べる.この I(のと Q(のを用いて直交変調器により変調波を生

成する.

2.2. 1. 3 復号法

SE・TC8PSK信号の受信ブロック図を図 3 に示す.まず，受信波は同期検波される.キャリア位相

同期およびタイミング周期は完全とする.受信側では受信波形を決定する場合の候補となる

SE-TC8PSK 信号のレプリカを生成し，これらの候補の中から受信波形に最も近いものについてピ

タピ、アルゴ、リズムを用いて決定し復号を行う.

受信側で SE-TC8PSK 信号のレプリカを生成するには送信側と同様の帯域制限処理が必要で

ある.この帯域制限により符号間干渉が生じるので時刻らにおけるシンボノレを決定するためには

tn-l 以前および tn+l 以後のシンボルを仮定し，ら-Tsf2"-'ら+え/2 の区間の波形を生成する必要があ

る.このため，符号間干渉を考慮したピタピアノレゴリズムによる復号を行う必要がある.ピタピアノレゴ、

リズムで用いるトレリスの状態数は符号化法と考慮すべき符号間干渉の両方により決まる.符号器

の状態数を S，符号器に入力されるa育報ピ、ット数を m とし，考慮すべき符号間干渉を L シンボルと

すると状態数九は

N
s 
= S x 2m(L-l) (2-12) 

図 3 SE-TC8PSK用受信機
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図 4 CE・TC8PSK用 IQ 変換器

となる[10] .ところで，上式の状態数は一般に非常に多いので，これを簡略化により少なくする必要

がある.最尤系列推定(Maximum Likelihood Sequence Estimation: MLSE)型の等化器で状態数

を減らす有効な方法として DDFSE(DelayedDecision Feedback Sequence Estimation)が知られてい

る[11] .ここでは，現時刻らに対して，過去の時刻 tn-I 以前における状態を残存パスの系列からフィ

ードパックすることを考える.このとき(2-12)式の(L-l)を(L-l)/2 とすることができる.ただし， L は奇

数とする.

SE-TC8PSKの場合， m=2 であり，また，図 1(b)の符号器の状態数 S=8 である.符号間干渉につ

いては送信側では::t5 シンボ、ノレを考慮しているが，レプリカは近似であるから，状態数の増加を抑

えるため+1 シンボル，すなわちL=3 とする.このときの状態数は 32 となる.以下では 32状態につ

いてメトリックを計算し，ピタピアルゴリズムを行う.

検波信号を r(t)， 時刻 t = t，，_1 から t = んになったとき，状態 s(ののj から i への遷移に対応する

SE-TC8PSK信号波形をsÿ(t)とする.このとき s(ら)=i となるパスメトリックM仏)は， S(tn_l)モj となるパス

メトリック A1j(ら 1)を用いて次式で計算される.

Mi仇)=ザ[Mj(tnーl)+C230)-su(424 (2-13) 

ただし， min(x)は x の最小値を求める関数とする. (2-13)式の計算においては s(ら) = i となるような

S(tn_l)は 4 通りあるため，この 4 通りの s(tnーがこついて計算すればよい.更に 32 通りの s(tn)に対して

M仏)が最小になるものを選択する.ピタピアノレゴ、リズムのパスメモリのメモリ長は符号器の拘束長 3

の 5 倍に相当する 15 とした.すなわちMi(ら)が最小になるパスの t= tn-15 における S(tn-15)を用いて

復号を行う.

2.2.2 CE-TC8PSK 

CE-TC8PSK の変調回路は SE-TC8PSK の変調回路と比較して IQ 変換器の構成が異なる.復

号については SE・TC8PSK と同様である.

CE-TC8PSK用 IQ変換器の構成を図 4 に示す.IQ 変換器は位相変換器，位相演算器，および

波形変換器からなる.位相変換器では， (2-2)(2・3)式により符号器出力 Yn が 8PSK の信号位相仇

に変換される.位相演算器では，まず，信号位相仇と， 1 シンボノレ前の信号位相仇ー1 との位相差4

(ただし I Bn I ;豆 180
0

)が検出される.次に，信号が定包絡線となるように， Bn を用いて，時刻 tn-I+
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tm(O < tm~三乙)における仇-1 からの信号位相変化量ゐが計算される. CE-TC8PSK を狭帯域化する

ため，ゐの計算において，次式に示すコサインローノレオフ関数を用いた.この関数を用いることに

より位相変化が滑らかになり，スペクトルの狭帯域化が図れる.

oqn<3(l 一 ap )

(2-14) 5(I 一 ap ) 壬 tm<2(1+αp)
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ただし，句はロールオフ率を示している. (2-14)式でじら→0 とすれば位相変化は矩形となり，

矩形パルスの TC8PSK と等価である.このðm を仇 l に加算することにより信号位相 Pnm が求

められる.これらの関係を図 5 に示す.最後に波形変換器では，信号位相 Pnm から時刻 tn-l+

tm における I(tnー1+ tm) と Q(tnー1+ tm)を次式により求める.

I(tn-l + tm) = COS(Pnm) (2-15a) 

Q(tn-l +tm) = sin(Pnm) (2-15b) 

これらの値から連続波形 I(t)と Q(t)を生成する.生成方法は t= tn-j+ tm から t= tn-I+ tm+l まではそれ

ぞれ I(ら 1+ tm)と Q(tn-l+ tm)に一定とする.以上の動作により CE-TC8PSK信号の変調信号が生成

される . Bn =180
0

となる場合には信号位相の回転方向が不定となるが，以下ではこの方向につい

ては一つ前の信号の回転方向と同じとした.

2.2.3 ピーク低減効果

図 6 に TC8PSK， SE・TC8PSK および CE-TC8PSK の信号空間軌跡を示す. (的は TC8PSK， (b) 

"-'(d)は最小値制眼法による SE-TC8PSK, (e ) "-'(g)は最大値制限法による SE-TC8PSK であり，ま

た， (h)は CE・TC8PSK の信号空間軌跡である. TC8PSK については二乗余弦ローノレオフ特性(ロ

tn Time 

φlr....r.・・・……・・

αp=O.3 

。
的
価
z
a

CE・TC8PSK位相遷移
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(b) SE-TC8PSK (c) SE-TC8PSK (d) SE-TC8PSK 
Rmin=O.25 Rmin=O.5 Rmin=1.0 

(a) TC8PSK (h) CE-TC8PSK 

(e) SE-TC8PSK (1) SE-TC8PSK (9) SE-TC8PSK 
Rmax=1.3 Rmax=1.0 Rmax=O.7 

図 6 信号軌跡

ールオフ率α=0.5)となるように帯域制限を行った. SE-TC8PSK の信号波形については(5)式の h(の

を二乗余弦ロールオフ特性(ローノレオフ率α=0.5)として生成した.ただし， (2-6)式のめは 5 とし，

(2-10)式の Ni は 10 とした.図 6(a)の TC-8PSK と比較して(b)"-'(g)の SE-TC8PSKでは包絡線変動

が制限されていることがわかる.

包絡線の振幅 R の二乗である瞬時電力 q は次式で示される.

q = I(t)2 + Q(t)2 (2-16) 

図 6 に示した信号の q について，それぞ、れ確率密度関数 p(q)を求めた結果を図 7 に示す.最小

値制限法では振幅が0に近い部分がなくなる.一方，最大値制限法ではピークが抑えられている.

2.3 計算機、ンミュレーション

SE-TC8PSK と CE-TC8PSK のスペクトル特性， BER 特性および電力効率特性を計算機シミュレ

ーションにより求めた.なお， SE-TC8PSK については後述するように，最小値制限法では電力効

率特性はほとんど変化せず EC の効果が小さいため，この特性については詳細に触れず，最大値

制限法における特性を示す.

2.3.1 スペクトル特性

ピットレート 1/九で正規化した信号帯域B九に対する SE-TC8PSK の Rmax を制限したときのスベ

クトル電力集中度を図 8(a)に示す. SE-TC8PSK は乙./2サンプリング関数を用いて値を補間するた

めスペクトルは理論的には 1/ 乙の外側に広がることはない.このため， TC8PSKの帯域の 2倍以下

に抑えることができる.

CE-TC8PSK 信号のスペクトル電力集中度を図 8(b) に示す. CE-TC8PSK のスペクトル電力集

中度は定包絡線変調である GMSK と比較するとやや悪く，最も帯域の狭い時=1.0 のとき BbT=O.5
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p(q) i凶.幽L
(b) SE勾TC8PSK (c) SE-TC8PSK (d) SE-TC8PSK 

Rmin=O.25 Rmin=O.5 Rmin=1.0 

q 

(a) TC8PSK (h) CE-TC8PSK 

(e) SE‘ TC8PSK (1) SE-TC8PSK (9) SE-TC8PSK 
Rm副=1.3 Rmax=1.0 Rmax=O.7 

図 7 瞬時電力分布

の GMSK とほぼ同等の特性となる[5].

100 

99.8 

98.8 
0 

2.3.2 BER特性

2.5 

100 

99.8 

ま
'-99.6 
‘-由
3: 
O 
c. 
-= 99.4 

99.2 

99.0 

98.8 

図 8 電力集中度

o 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 

Normalized bandwidth : BTb 

(b) 

復調は理想的な同期検波を仮定しており，キャリア位相同期およびタイミング同期は完全である

とする.また，フェージングの影響は考慮していない. SE-TC8PSK 信号の EJNo に対する BER 特

性を図 9(a)に示す.比較のため QPSKおよび TC8PSK の BER についても示す.最大値制限法に

おいては TC8PSK に比べて利得の劣化は O.3dB程度であり， QPSK に比べて BERIO-3 において

ldBの利得があることがわかる.なお，最小値制限法では Rmin=O.25 のとき TC8PSK に比べて利得
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図 9 BER特性

の劣化量は O.3dBであり， QPSK と比べて BERI0-3 において ldBの利得があった.しかしながら，

Rmin=1.0 のときには QPSK と比較して 0.5dBの利得となった.

CE-TC8PSK信号のE，jNo に対するBER特'性を図 9(b)に示す. QPSKと比較した場合， BERlO-
3 

においてロールオフ率匂，=0.3で約 ldBの利得となり， TC8PSKに比べて O.3dB劣化している.ロー

ノレオフ率が大きくなるほど利得は減少し，時，=1.0ではBERI0司3 において QPSKとほぼ同等の BER

特性となる.

以上の BER 特性からわかるように 10-2 付近では TC8PSK が QPSK に対してほとんど利得がな

いため， SE-TC8PSK, CE-TC8PSK においても利得はないが， 10-3 以下の BER において TC8PSK

は QPSK に対して利得があるので， SE-TC8PSK, CE-TC8PSK においても BER=10-3 以下におい

て QPSK より感度が高くなる.以下では理想状態に近い BER=1O-5 以下の高品質伝送における諸

特性について詳細に述べる.

SE-TC8PSK, CE-TC8PSK と従来のディジタル変調方式(TC8PSK ， QPSK, BPSK, GMSK, 

CPM)について 99%帯域と最小信号空間距離から求めた高品質伝送時の受信における感度利得

との関係を図 10 に示す.この図の感度は BER が十分小さいときの値を示しており，具体的には以

下のようにして求めた. TC8PSKの感度については最小信号空間距離から理論的に求めた符号化

利得である 3.6dBを用いた[7]. SE-TC8PSK および CE-TC8PSK についてはこの TC8PSK の利得

から，シミュレーションにより求めた BER=10-5 での劣化量を引くことにより求めた.GMSK について

は，受信フィルタとしてガウスフィルタを想定し，同期検波を行った場合の BER=1 0-5 での利得であ

る[5] .このため受信フィルタの不整合による劣化量が含まれている.また， CPM については変調指
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図 10 帯域と感度利得

数 h をパラメータとし，最小信号空間距離から求めた理論的な利得を用いており，また， QPSK, 

TC8PSK の情報信号の多値数と合わせるため 4 値のものを用いた[6] .図 10 からわかるように

SE-TC8PSK は QPSK と比較して約 3dBの符号化利得がある. CE-TC8PSKの利得は 4値 CPM と

ほぼ同等で，間帯域の GMSK と比較して約 3dB大きい.

2.3.3 電力効率特性

SE-TC8PSK の電力効率の計算においては理想的な A 級増幅器を仮定した.A 級増幅器の瞬

時電力効率17(q)は正弦波を増幅する場合，電源電圧を九とすると次式で表せる[12]. 

η(q) = ~ (2-17) 
2Vc~ 

そこで， SE-TC8PSKの包絡線のピークが電源電圧に等しいと仮定し，平均電力効率仇を次式によ

り計算した.

ηa = J: p(q)η(り (2-18) 

この仇とRmJおよびRmn2 との関係を図 11 に示す. SE-TC8PSK は TC8PSK に比べてピーク電
力が低いため SE-TC8PSKの電力効率はTC8PSKの 24%に対して最大 6%改善され30%となる.

CE-TC8PSKの電力効率は変調波の包絡線が一定であるため理想的なA級増幅器の最大電力効

率である 50%となる.
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2.3.4総合特性

SE-TC8PSK, CE-TC8PSKおよび、従来のデ、イジタノレ変復調方式(TC8PSK， QPSK, BPSK, GMSK, 

CPM)において， 99%帯域幅と，高品質伝送時の BER特性が等しくなるように感度に応じて送信電

力を調節したときの送信電力増幅器の消費電力との関係を比較した.結果を図 12 に示す.消費

電力 P については QPSK の送信電力を 1W とし，各方式の平均電力効率恥と QPSK に対する感

度利得 GQ とを用いて次式により求めた.

p=一土一
ηα ・ GQ

図 12で左下すなわち原点に近いところに位置するものほど帯域特性，感度特性，電力効率特性と

いう 3 つの特性のバランスにおいてより最適化された変調方式である. SE-TC8PSK は TC8PSK に

比べて符号化利得が劣化するため送信電力をやや大きくする必要があるが，電力効率が改善さ

れているため，消費電力は小さくなり， Rmax= l.O のとき 15%低減できる.この結果 SE-TC8PSK は最

も左下に位置する.また， CE-TC8PSK は定包絡線であるため TC8PSK に比べて電力効率が約 2

倍の 50%となるため，消費電力が約 112 となる.

図 12 の消費電力の比較については理想的な A 級増幅器を仮定したが，包絡線変動のある変

調方式については電力効率を改善した線形増幅器である LSA-BC(L脱却zed Saturation 

Amplifier with Bidirectiona1 Con位01)を使用することにより消費電力を低減で、きる[3]. LSA-BC の電

力効率を 40%とした場合，例えば， QPSK(α=0.5)では理想 A 級増幅器を用いた場合，平均電力

効率は(2・ 18)式を用いて計算すると 24%となるが， LSA-BC では 40%の電力効率を得ることができ

る.このため消費電力を40%低減でき， 4.1Wを2.5Wにできる.また， SE-TC8PSK(Rmax=1.0)では，

(2-19) 
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30%の電力効率が LSA-BC では 40%となるため，1.5W を 1.2W にできる.定包絡線変調方式に

ついては，理想、 A 級増幅器を用いた場合，電力効率は 50%となるが，さらに高電力効率である F

級増幅器を用いることにより消費電力をより一層低減できる[12]. F 級増幅器の電力効率を 70%と

した場合には，消費電力を 30% 低減でき， GMSK(BbT=0.25)では 3.0W を 2.1W に，

CE-TC8PSK(αp=l.O)で、はl.lW を 0.8W にできる.このように，高電力効率化が進むことにより，消

費電力がより一層低減されるが，変調方式の相対的関係は変化しないと考えられる.

込益宣

移動通信用ディジタル変復調方式に必要な周波数利用の高効率化，高品質化，および高電力

効率化を備えた変調方式を実現するため複素包絡線を直接制御する包絡線制御法(EC)を提案

し，これを Trellis-Coded 8 Phase Shift Keying (TC8PSK)変調方式に適用した Smoothed Envelope 

TC8PSK (SE-TC8PSK)，及び Constant Envelope TC8PSK (CE-TC8PSK)について，スペクトル，

BER，および電力効率を計算機シミュレーションにより明らかにした.これら 3 つの特性を従来の変

調方式と比較し，総合的に評価した結果， BERが 10-5以下の高品質伝送条件においては，帯域，

電力効率，感度の3つの特性に関して，より最適化された変調方式が得られることを明らかにした.

SE-TC8PSK は以下の特長があることを明らかにした. (i) 帯域は TC8PSK と比較して 99%帯域

幅ではほとんど変わらず，狭帯域性が維持されている. (ii) 包絡線変動量を制限することによる符

号化利得劣化量はRrnax= l.O のとき O.3dB程度で， QPSKと比較して BERlO→では ldB，高品質伝

送条件では 3.3dBの利得がある. (iii) 理想A級増幅器の電力効率は1.2倍すなわち 30%となる.

CE・TC8PSK については以下の特長を明らかにした. (i) 帯域は，最も狭いもので BbT=0.5 の

Gaussian-filtered Minimum Shift Keying (GMSK)とほぼ同等となる. (ii) 符号化利得劣化量は

TC8PSK に比べて ldB以内であり， GMSK と比較して高品質伝送条件では 3dB以上の利得があ

り， 4 値の Continuous Phase Modulation (CPM)と同等である. (iii) 電力効率は定包絡線であるた

め， TC8PSK に比べて大幅に改善され約 2 倍となる.
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最後に高品質伝送条件において各デ、ィジタノレ変復調方式の BER が等しくなるように感度に応じ

て送信電力を調節したときの送信電力増幅器の消費電力を比較した.その結果， SE-TC8PSK は

TC8PSK に比べて消費電力が 15%程度低減でき， SE-TC8PSK が BPSK， QPSK, TC8PSK, 

GMSKに比べて高品質伝送条件下では帯域，感度，電力効率という 3 つの特性のバランスにおい

て，より最適化された変復調方式で、あることが明らかになった.また， CE-TC8PSKは SE-TC8PSKと

比べて帯域が約 2 倍となる代わりに， TC8PSK に比べて消費電力が約 1/2 となることを明らかにし

た.

なお，以下に列挙する課題が残されている. (i) SE-TC8PSK および CE-TC8PSK では TC8PSK

で用いられている符号器をそのまま用いている.しかしながら，この符号器は熱雑音伝送路におい

て最適化されたセットパーティションの指針にもとづ、いて導かれたもので、あり，必ずしも電力効率を

最適化する符号化とは言えない.今後，包絡線の制御を考慮した符号化を行えば，利得をさらに

大きくできる可能性がある. (ii) BER 特性はガウス雑音の下での特性を示しているが，移動通信に

本方式を適用するためにはフェージング下で、の特性を明らかlこする必要がある. (iii) また，電力

効率の計算では理想的なA級増幅器を仮定したが，実用的な増幅器を用いた場合には改善量が

異なることが予想されるため，具体的な検討が必要である.
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第3章 DS-CDMA-FFH 方式

主L主主
移動通信における周波数利用効率を向上するための技術の 1 っとして，コード分割多元接続

(Code Division Multiple Access : CDMA) 方式が研究されている[1]-[5]. CDMA 方式では，拡散/

逆拡散のプロセスにおいて多重化されている干渉信号を熱雑音と同等に扱うことにより，プロセス

ゲインに比例した数のユーザが同じ周波数帯を同時に使用することが許容される.CDMA で最も

よく利用される直接拡散(Direct Sequence : DS)では，同一周波数を利用するユーザは疑似直交し

たコードで分離されているので，完全には分離できず，コード間の相関に応じて干渉波が希望波

に重畳される.これらの干渉波成分を等価的な熱雑音と見なし，誤り訂正により伝送特性を改善す

ることができる.さらに RAKE 受信を導入して，合成ダイパーシチ効果を得ることにより，希望波成

分の電力レベル増加と，レベル変動の抑制が行われ，二次的な効果として変動している干渉波に

よる劣化を抑制することができる.しかしながら，より積極的に他ユーザからの干渉成分を干渉キャ

ンセラを用いて除去すれば，容量をさらに大きくできる可能性がある[6][7]. 

一方，従来の移動通信においては周波数分割多元接続(Frequency Division Multiple Access: 

FDMA)による狭帯域伝送が行われてきた.この方式は周波数帯を分割して多重化しているため，

他ユーザの信号を簡単な受信フィルタにより除去で、きる利点がある.また，変復調における処理動

作周波数も DS に比べれば低くできるので消費電力の点でも有利である.そこで，本章では，

Walsh 関数を用いたコード分割による多重化と周波数分割による多重化とを組み合わせることによ

り CDMA と FDMA の利点を併せ持つ，コヒーレントハイブリッド DS-CDMA-FFH 方式

(CHYB-DS-FFH)を提案する.

従来の FDMA と DS-CDMA で用いる信号の時間/周波数軸上の違いを図 l(a)と(b)に示す. (a) 

のFDMAではユーザごとに周波数帯を分割して割り当てており，各ユーザの信号帯域は狭帯域で

ある.また，使用する周波数は時間的に変わらない. (b)は l シンボルあたりのチップ数 K， ユーザ

数Mの DS・CDMAを表している. DS-CDMAでは全てのユーザが同一の周波数を使用している.

各ユーザの信号帯域は拡散により広帯域化している.広帯域化によりパスダイパーシチ効果を得

ることができる.使用する周波数帯は時間的に不変である.この方式では広帯域信号のため，マル

チパス，シンボル同期ジッタの影響が無視できず，多重化信号を完全に分離することができない.

したがって，伝送特性は信号対干渉電力比にプロセスゲインを乗積した値に依存する.これに対し

て CHYB-DS-FFHで、用いる信号は同図(c)のようになる.この CHYB-DS-FFHの特徴を図2 に示す.

これらの特徴は以下に述べる CHYB・DS-FFH の動作に基づいている.

図 l(c)で、は 4 ユーザが同時に同一帯域を使用することを想定しており，チャネル群#1 は 4 つの

チャネノレを有している.狭帯域性を保つため 1 シンボノレあたりのチップ数を 4 という小さな値にして

いる.チップレートが低いので，マノレチパスおよひ、同期回路の不完全性によるジッタの影響は小さ

く， Walsh 関数によるコードは 1 シンボル区間で、互いに直交させることができ，多重化信号を完全に

分離できる.したがって，伝送特性は信号対雑音電力比に依存する.
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図 1 アクセス方式の比較

t 

周波数ホッヒ。ング、における周波数間隔はそれぞ、れの FFH 波がほぼ独立に変動するように設定

する.したがって，これらの FFH 波を合成すれば 1 シンボルごとの周波数ダイパーシチ効果が得ら

れる.逆拡散において各ホッヒ。ング周波数におけるキャリア成分がローカノレ発振用 FFHシンセサイ

ザでコヒーレントに生成されると仮定する.このときトレーニングを用いた FFH 波の最小 2 乗合成に
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より最大比合成効果と干渉波キャンセノレ効果が得られる[8]. この合成には空間ダイパーシチを一

体化することもできる.ダイパーシチ効果としては 10 ブランチ程度あれば十分であるから 1 シンボ

ル当たりのホップ数は 10 以下で十分である.また，周波数ホッヒoングは図 l(c)のチャネノレ群#1 と#2

のように，チャネノレ群がそれそやれ平行して遷移すればチャネル群同士で、重なることがない，すなわ

ちヒットすることがないので， FDM と同様にバンドパスフィルタで容易かっ精度よくチャネル群を分

離することができる.

従来のハイブリッド方式で、はスローホッヒ。ングが検討されているが，インターリーブと誤り訂正の

導入なしには 1 シンボルごとのダイパーシチ効果は期待できない[9]. 

1 シンボルごとのダイパーシチ効果をねらいとする方法としては， 1 シンボルを時間上に拡散して，

時間軸上で局所的に生じる信号レベル低下の影響を分散させる時間拡散変復調方式が知られて

いる[10][11] .この方法では，拡散信号を 1 シンボル長より長くすることによる改善効果を期待して

いるのに対して， CHYB-DS-FFH は 1 シンボル内で、周波数軸上に拡散した FFH による効果を期待

している.

重畳された信号のコードによる分離は，レベル・位相変動の影響で不完全になるので干渉成分

が発生し，それをキャンセルする技術が必要となる.干渉キャンセラとしては，線形キャンセラと非

線形キャンセラが知られている[8] .ここでは，まず複数チップの信号を複数ブランチの出力とみな

して合成する線形干渉キャンセラを検討し，次に，高品質化が期待で、きる非線形キャンセラを検討

する.

以下では，最初に CHYB-DS-FFH 方式の構成と動作について述べ，計算機シミュレーションに

より伝送特性を明らかにする.

3.2 方式構成と動作
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図 3 送受信機構成

3.2.1 基本構成

本方式の送受信機のブ、ロック図を図 3 に示す.送信機は直交変調器，送信用周波数シンセサイ

ザおよび周波数制御回路から構成されている.送信出力を s(t)=Re[S(t)]のように複素表示する.た

だし， Re[ ]は実数部を表す.入力端子から入力されるシンボノレ系列 b(t)は次式で示される.系列

b(のは，ピットレートが 2fT の QPSK 複素包絡線を表し， {-1 ， 1}の 2 値をとる 2 つの信号 Mt)と bq(t)

とから成る 4 値信号とする.

b(t) = bi (t) + jb q (t) (3-1) 

この b(のは，シンボノレごとに K 個のチップに分割され，周波数シンセサイザから出力された正弦波

Ct(t)を用いて直交変調器によって変調される.k番目 (1 ;;三 k~五K)のチップに対するホッピング周波数

を叫とし，初期位相を仇とすると，ぱt)は次式で、表される.

ただし

Ct (t) = exp[jω(t)t + 世(t)]

ω(t) = ωk; iT + (k -l)T / K 三 t <iT+kT/ K 

件(t) = 仇 ; iT + (k -l)T / K ~ t く iT+kT/K

(3-2) 

(3-3a) 

(3-3b) 

である . Ct(t)の周波数は周波数制御回路から出力される制御信号に応じて切り換えられる.変調波

S(のは次式で表される.

S(t) = b(t)ct (t) (3-4) 

ωkの値は，あらかじめ定められた順序で、チップごとに変化する.その値はシステムの帯域叫全体に

わたって分布させるとともに， ωk弓と ωk'とした方がダイパーシチ効果を期待できる.また，ホッヒ。ング

周波数ごとの位相については保存されており，この位相制御については周波数制御回路で行わ

れることとする.

受信機はミキサ，受信用周波数シンセサイザ，周波数制御回路，帯域通過フィルタおよび復調
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回路から構成される.図 3 では 2 ブランチ構成となっているが，本節では，基本的な l ブランチ構

成の受信について説明する.伝送路のフェージングによる複素包絡線変動成分 A(のと熱雑音 N(の

を用いると受信波 rx(t)は次式で、表される.

rx (t) = A(t)S(t) + N(t) (3δ) 

ただし

A(t) = Ak (t) ; iT + (k -l)T / K 豆 t<iT+kT/K (3四6a)

Ak(t) = IAk (巾 (3・6b)

である.受信波は周波数シンセサイザ出力 cr(のを用いて逆ホッピングされる . cr(t)は送信ホッピング

周波数 ct(t)を用いて次式で示される.

Cr (t) = ct (t) exp[j仇 (t)] (3-7) 

Øo(t)は周波数シンセサイザの送受信聞における位相差であるが，ここでは周波数シンセサイザの

初期位相は完全に制御されていると仮定する.

ゆ。 (t) = 世。 (3-8) 

受信用周波数シンセサイザ、の周波数は周波数制御回路からの制御信号により送信ホッヒ。ングパタ

ーンに同期して切り換えられる.ミキサ出力は帯域通過フィルタを通過し，復調回路によって復調さ

れる.準同期検波された複素包絡線信号 r(t)は次式で、表される.

このとき

である.

r(t) = rx (t)c; (t) 

= A(t)S(t)c; (t) + N(t)C; (t) 
= Sr (t) + Nr (t) 

S r (t) = A(t)b(t) exp( -j仇)

Nr (t) = N(t) exp(ーj仇)

26 

(3-9) 

(3-10a) 

(3-lOb) 



図 3 の復調回路部分の詳細を図 4 に示す.チップ数K=4 の例を示している.この復調回路では

適応アノレゴ、リズ、ムを用いたコヒーレント合成が行われる[12] .まず， IQ 検波器で準同期検波が行わ

れ，複素包絡線 r(t)が抽出される.次に， 1 シンボルに対応する K チップの複素包絡線がスイッチ

を介してメモリに蓄積される.スイッチの切り換えは周波数制御回路の動作に同期した制御信号に

より制御される.メモリに蓄積した時点 iT での複素包絡線信号を R(i)とし， (トl)T の時点で求めた

複素包絡線信号のキャリア成分推定値で、ある複素係数を W(ト1)とする.また，合成田路出力の複

素合成信号をy(i)とすると ， y(i)は次式のようになる.

y(i) = WH (i -l)R(i) (3-11) 

ただし

wH 
(i) = (w~ (i), w;(i)A w~ (i)) (3・ 12a)

RH(i)=(イ(i)イ (i)A r;(i)) (3-12b) 

である.H は複素共役転置を表している.複素合成信号 y(i)は判定回路により判定される.この複

素判定結果を d(i)とし，事前推定誤差をα(りとすると，複素数α〈のは d(のと y(i)を用いて，次式で計

算される.

α(i) = d(i) -y(i) (3-13) 

複素係数制御回路において， α(i)と r(i)をもとに既知のトレーニング信号を用いた逐次最小 2 乗法

(Recursive Least Squares : RLS)により複素係数 W(i)のアップデートがおこなわれる[13]. この W(i)

を用いて(i+1)の時点での複素合成信号 y(i+1)が求められる.以上の動作を繰り返すことによりシン

ボルの復調が行われる.

3.2.2 空間ダイパーシチ構成

KチップのCHYB-DS-FFH においてLブランチ空間ダイパーシチ受信を併用するときは式(3・11)

の R(i)および W(i)は次式のように変形される.
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図 4 復調器構成
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wH 
(i) = (W~I(i)， w~2(i)A W~K (i)， w;,I (i)A W;ぷi)A wLl(i)A w;,K(i))(344a) 

R
H 
(i) = (l�:1 (i)べ2(i)A 心(i)ペ1 (i)A ら(i)A r ;,1 (i)A 心(i)) (3-14b) 

ブランチ数L=2， チップ数K=2 としたときの復調回路の詳細を図 5 に示す.ブランチ l により受信し

た 2 つのチップはメモリ l およびメモリ 2 に蓄積される.また，ブランチ 2 により受信したチップはメ

モリ 3 およびメモリ 4 に蓄積される.これらの蓄積信号を用いて合成が行われる.メモリ以後の動作

は図 4 に示した l ブランチの構成における K=4 の場合と同様である.

3.2.3 送信信号の多重化

l セノレ当たりのシステム帯域を略とし， FDMA 方式における 1 チャネル当たりの信号帯域を Bs

とする.このときの総チャネル数をぬとすると， Ns は次式で表せる.

Ns = 夙 /Bs (3-15) 

一方， K チップの FFH を行うため， 1 シンボノレを K チップに分割すると，そのチップ伝送速度は

シンボソレ伝送速度の K 倍となる.このため，各々のチップをホッピングすると，各チップのチップ長

Tc はシンボル長 Tの l/ K になるので，信号帯域は，チップ分割を行わないシンボノレ伝送の信号帯

域と比較して K倍となり，広島となる.この結果， FFH を行わない場合と比較して，周波数利用効率

が 1/ Kに低下する.同じシステム帯域略を用いて FFH を行う場合の 1 セノレ当たりのチャネル数を

NSHとすると， NSH は Nsを用いて次式で表せる.

NSH = Ws /(KBs) = Ns / K (3-16) 

本方式では，直交コードを乗積したM個の信号を同ーキャリアに多重化してチャネル群を形成し，

同一周波数で複数のシンボノレ系列を送信することにより周波数利用効率の改善を図っている.す

なわち， NSH個のチャネノレ群にそれぞ、れM個の信号が多重化されていることとなる.このときの総チ

ャネル数をNSMとすると， NSMは次式のようになる.

2Branches 

C 

2Hop 
Complex 
Mer1'l_ory 

図 5 復調器構成

28 



a
市
・

h
H
 

..t 
同.uu.......c.

「ーー寸

b1 

b2Q 
h31 t�t 

。

b加4。0 ttj bs 

ロ 口 t

h1 h2 h3 h4 Ts 

(a) 信号多重田路 (b) Walsh 関数

図 6 送信信号の多重化

NSM = MNSH = (M / K)Ns (3・17)

Kチップの場合には最大K個の直交コードを作ることができるので， M=Kとすれば FFH に伴う帯

域拡大による周波数利用効率の低下が防げる.

以下では多重化の具体的な方法を説明する.簡単にするため l ブランチ(L=I)受信の場合の多

重化処理について述べる.多重化されている m 番目(1豆m豆M)のシンボノレ系列 bm(t)は次式で表

される.

bm (t) = b;m (t) + jbqm (t) (3-18) 

これらのシンボル系列を単純に重畳して多重化すると，受信側で他の(M-l)個の信号を区別するこ

とができなくなるため復調が困難となる.そこで，復調時に多重波を分離できるように，多重化する

シンボノレ系列を各々チップに分割した後に，次式に示すような互いに直交する符号 hm(のを各々の

チップに乗積しておく.多重化された信号 bs(のは次式で表される.
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(3・ 19)

ただし， hm(のは

hm (t) = hm•k ; iT + (k -l)T / K ~ t < iT + kT / K (3・20)

であり，次式の正規直交条件を満たすものとする.
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Lhm川，k = 1 (3-21a) 

K 

Lhκん k = 0; m *m' (3-21b) 

hm(t)の例としては Walsh 関数がある.チップ数K=4， 多重数M=4の場合について送信多重化処理

の様子と Walsh 関数の例を図 6 に示す.この処理では 4 つのシンボル系列に互いに直交する 4

種類の直交関数ん(のが乗算される.多重化された信号を受信する場合には，送信時に乗算され

ているん(のに対して，式(3-21)に示す h*m(のが受信側で乗算され，逆拡散が行われる.この場合の

複素包絡線 rm(t)は次式のように表される.

rm (t) = [Sy (t) + Ny (t)]h: (t) 

= S y (t)h: (t) + Ny (t)h: (t) 

= A(t)bs (t)h: (t)exp(ーj件。 )+Nym(t) (3・22)

=A(t{か (t仇仰附
このr弘m(ωt)については 1 シンボノルレlにこ対応するKチツプの r弘'm(的0がスイツチを介してメモリに蓄積される.

メモリに蓄積されている時J点店点、 i での複素包絡線 rmi と， (ト1)の時点で求められた複素係数 Wi-lとが

複素乗算器で乗算され，乗積信号が合成田路で合成される.周波数選択性フェージングの影響

が小さく各チップのレベノレがほぼ同一の場合にはんの値がほぼ同ーとなるため，合成信号Yi は次

式のように表される.
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式(3・23)は式(3-21)より以下のようになる.

K 

y(i) = Kbm (i)叫(一片山工Nrm，k (3-24) 

となり ， m'=m の信号が抽出される.以上により，直交コ}ドによる信号の多重化が行える.

3.3 計算機シミュレーション

3.3.1 評価条件

CHYB・DS・FFH の BER特性について，基地局から移動局への下り回線における信号伝送特性

の計算機沢ュレーションを行った.シミュレーションでの周波数選択性フェージングの伝搬モデル

は等レベル 4 波レイリーとし，基準波からの遅延時間は 1μs ， 2μs および 3μs とした.また，伝送速

度は 10kbps，変調方式はQPSKとし，バースト信号の構成は 16シンボルのトレーニング信号に 128

シンボルのデータ信号が続くものとした.トレーニング信号は，多重化されている信号および他局

の干渉信号では，互いに直交している.RLS アルゴリズムの忘却係数は 0.9 とした.ホッヒ。ングによ
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る拡散帯域は 1MHzとし，周波数ホッヒ。ング間隔は等間隔とした.また，ホッヒ。ングにおいては周波

数帯で分割した各チャネルは平行に遷移しており，受信フィルタで他のチャネル群の信号は完全

に分離できることとする.また，全てのセルのホッヒ。ングパターンおよび、直交符号の種類は同ーとす

る.さらに，同期系は正確に制御されており，他のチャネノレ群のチップと受信側でオーバラップする

ことがないと仮定する.基地局間同期も完全であると仮定する.

CHYB-DS-FFH の干渉の影響について分類すると， (i) 自局での多重化による干渉と， (ii)他の基

地局からの干渉がある.自局内での干渉波の数を10，他局からの干渉波の数を11 として，次の 5 つ

のケースについて検討した.ただし，シミュレーションで、考慮する移動機の総数をNMとする.

(a) No Interference (NI), MNAF1 

ん =0， 11=0

(b) Single Cell (SC), MNM叫

ん =3 ， 11=0

(c) Multi-Cell with Half Interference (MHF), MNM =4 

ん =1 ， 11=2

このケースではゾーン数は 2 とし，これらの 2 つのゾーンで、は，同一周波数の繰り返しゾーン数 N

が l の場合と同様に同ーキャリア周波数を用いている.ただし，チップ数K=4で、あるから，拡散する

前の帯域における 4 チャネノレ分の帯域を 1 キャリア(1 チャネノレ群)で用いている.このケースでは 1

チャネノレ群当たり 2 ユーザを多重化しているので，結局，システムの総チャネル数は繰り返しゾー

ン数Nが 2 の場合と等価になる.
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NM=1 
10=0 
11=0 

(a) No Interference (NI) (b) Single Cell (SC) 

(c) Multi Cell with Half Interference (MHF) 

(d) Multi Cell with Fulllnterference (MFL, N=1) 

NM=4 
10=1 
11=2 

NM=8 
10=3 
11=4 

(e) Multi Cell with Fulllnterference (MFL, N>1) 

図 7 干渉条件の分類

(d) Multi-Cell with F叫1 Interference (MFL), MNM =8 

ん =3 ， 11=4

NM=4 
10=3 
11=0 

このケースでは 1 チャネル群当たり 4ユーザを多重化しているので，総チャネノレ数はN=l と等価に

なる.

(e) Multi-Cell wi也 FullInterference (MFL, N> 1), MNM  =8 

10 =3,11=4 

32 



このケースは(のとん 11 は同じであるが，同一周波数を一定の距離をおいて利用することを想定し

ている.このため ， N>l となる.

これらの 5 つのケースを直線的に並ぶゾーンを仮定して図 7 に示す.対象とする移動機は自ゾ

ーンの境界に位置していると仮定した.このため， MHFおよびMFL(N=l)では，自局および他局の

2 つの基地局からの信号について，対象とする移動機における平均受信レベルは等しい，すなわ

ち， CIR=OdBとした.さらに，同一チャネル群に多重化されている信号についても，各々の平均レ

ベルは等しいとした.図 7 では，対象とする移動機を白，多重化されている他の信号を受信してい

る移動機を黒で示している.白い移動機は網かけしたゾーンに属しているとする.本来は図示した

ゾーンの周辺にもゾーンが存在し，これらの基地局からも干渉波が到来するが，その影響は距離

が離れているので無視できるとした.

以上の条件で、行ったシミュレーション結果を以下に示す.

3.3.2 基本特性

CHYB-DS-FFH について，平均 EJNoをr， 平均 BER を Pe とし，最大ドップラ周波数ゐ=0 の場

合の刀こ対する九の特性を図 8 に示す.K=2 および K=4 とし， L=l とした.また，干渉は無し(NI)

とした.破線は 1 ブランチ当たり Eb/K としたときの最大比合成による K ブランチダイパーシチ受信

時の平均 BER の理論値である[14]. K=2 および K=4 については周波数ダイパーシチ効果による

理論値と同じ傾きになっている .K=4 の場合 Pe =10-2 となる所要刀ま 8dBである .K=2 で 0.5dB，

K=4 で 1dB理論値から劣化しているが，これは伝送路推定の誤差による.
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3.3.3 干渉の影響

区
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白
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図 9 平均 BER特性(干渉有り)

まず，干渉キャンセル効果を確認するため， K=4， L=l とし， SC における遅延波がないときの静

特性と， SC， MHF および1\1FL(N=l)における準静的偽 =0)周波数選択性フェージング条件におけ

る特性について述べる.各々のケースの刀こ対する Peの特性を図 9 に示す.図 9 には遅延波がな

いときの QPSK 同期検波の静特性理論値も示す[14]. 静特性の結果から，遅延波がないと周波数
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図 10 平均 BER特性(L=2)
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特性がフラットになり各チップのレベルが等しくなるので，干渉波を完全にキャンセルでき，多重化

した信号を完全に分離できることがわかる.一方，選択性フェージング条件では，チップ間にレベ

ノレ差が生じるため，信号を合成したときの干渉キャンセルが不完全になり， MHF のケースで Pe

=10-2 となる所要刀土 16dBとなる.

空間ダイパーシチを併用し， K三4， L=2 とした場合のん=0 のときの結果を図 10 に示す.空間ダイ

パーシチの効果は大きく， SC および品目F で、あっても，図 8 に示したK=4 ， L=1 の NI と同じ特性が

得られている . Pe =10-2 となる所要刀土 8dBとなる.また， MFL のケースでもF=14dBで Pe =10-2 を

達成できる.

3.3.4動特性

K=4, L=1 の NI と ， K=4， L=2 の MHF について， jD に対する平均 BER 特性を図 11 に示す.

F=15dB とした.K=4， L=1 の NIでは差動符号化(QDPSK)をすれば， jD=80Hz まで Pe=10-2以下で

動作する.K=4， L=2 の MHF では， jD=20Hz 以下となる.この差は干渉キャンセルが不十分で、ある

ことによる.すなわち，動特性においては各チップの受信レベルが異なるため，合成時に希望波と

干渉波の直交性が完全でなくなり，干渉成分が残留するため適応動作が不完全になることによる.

特性を改善するためには，干渉波についても伝送路推定および信号判定を行い，受信信号から

干渉成分を号|くことにより干渉波をキャンセルするような非線形キャンセラを適用することが有効で

あると考えられる[15]. 
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図 11 平均 BER特性(動特性)
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3.3.5 CIR 特性

干渉条件において繰り返しゾーン数Nが 1 に相当する MFL では，フェージング変動が速くなっ

た場合，上述したように線形干渉キャンセラで、は良好な平均 BER 特性を確保できない.そこで同

一周波数を一定の距離をおいて繰り返し利用する N>l の場合について簡単に考察する.まず，

MFL について平均 CIR をAとし， Aに対する Peの特性を求めた.jD については携帯電話での使用

を考慮して OHz， 10Hz および 20Hz とした.結果を図 12 に示す.ただし， r=15dB とした . r=15dB 

のとき Pe =10・2 を達成するAはそれぞれー10dB， lldBおよび 25dBとなる .Aを用いてNを計算する

ことができる.N はAを用いると

N=jM (3嗣25)

となる[16] .αは電波伝搬における減衰指数で、あり，ここでは 4 とする.上述したAの値は干渉局を l

局と想定したときの値であり，実際のゾーン構成では，干渉局の数に応じてAにマージンを見込む

必要がある.ここでは，主な干渉局を 3 局としてマージンを 5dBとする.このとき， fv口0， 10， 20 Hz に

おいてNの値は 1 ， 4， 15 となる.

以上より， CHYB-DS-FFH は誤り訂正符号化をしなくても.jD=O""" 10Hz の携帯モードでは，ダイ

パーシチ効果により， 1 """4 繰り返しが実現できると予想される.正確な繰り返しゾーン数について

は，誤り訂正符号化の効果も含めて，今後，詳細に検討する必要がある.また，適応アルゴリズム

の改良により追従性を良くすれば， jD が 10Hz 以上においても N=l が実現できる可能性がある.
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図 12 平均 CIR に対する平均 BER特性
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3.4 非線形キャンセラの効果

3.4.1 構成

CHYB-DS-FFH において他ユーザの信号をキャンセルし，自分の信号だけを復調する方式とし

て，非線形キャンセラも考えられる.非線形キャンセラの構成を図 13 に示す.線形キャンセラで、は，

準同期検波した複素包絡線信号を線形変換して送信シンボノレを直接推定する[7]. 同一周波数を

利用する他ユーザ、の信号は， 1 シンボル区間での直交性によりキャンセルされる.これに対して非

線形キャンセラで、は，以下に説明するような非線形処理により送信シンボルを推定する.

受信機には，自分の信号が変調されている希望波 1 波と，他ユーザの信号のみが変調されてい

る干渉波N波が同時に受信されるとし，希望波には自分の信号以外に(M-l)の他ユーザの信号が

多重化され，また， N波の干渉波には，それぞれMのユーザが多重化されているとする.この場合，

他ユーザの信号の総数は(N+l)M-l となる.

まず，準同期検波された複素包絡線 n(t)の 1 シンボノレに相当するKチップの複素包絡線信号が

スイッチ SWを介してメモリ CMEM に蓄積される.時点 i での k番目のチップに対応する複素包絡

線信号をrkiと表す.スイッチは周波数制御回路により制御されている.一方，最尤推定回路MLSE

では，自分および、他ユーザ信号のシンボ、ノレパターン候補のある時点から次の時点への遷移に対

応したパスが形成され，パス情報がシンボル候補発生器 SG に出力される.シンボル候補発生器

SG では，このパス情報に対応して，自分および他ユーザの信号の総数である(N+l)M 系列のシン

ボノレ候補が出力される.符号化器CODERでは，これらの(N+1)M系列のシンボル候補がそれぞれ

K 個のチップに分割され，さらに送信側に対応して符号化される.これにより符号化チップ信号候

補が生成される . k番目のチップに対応する(N+1)M系列の符号化チップ信号候補を cl...(i)と表す.

c 
rk(i) 

2Hop 
Complex 
Memory 

図 13 非線形キャンセラ構成
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Ck(i) = (Ckメi) ， Ck ，2(i)A CK ,(N+l)M (i)) (3-26) 

レプリカ生成部では，この Ck(i)と時点(i-1)に求められた複素包絡線信号のキャリア成分推定値

Wk(i-1)とが複素乗算され， k番目の複素包絡線信号 rk(i)に対応するレプリカ Yk(i)が生成される.

Yk(i) = W!! (i -l)Ck(i) (3-27) 

ただし

W!! (i) = (バρ)， W;,2 (i)A W~，(N+l)M (i)) (3-28) 

H は複素共役転置を表す . Wk(i)の推定の初期にはトレーニング信号が用いられる.このレプリカ

Yk(i)とメモリに蓄積されている複素包絡線信号 rk(i)との比較により推定誤差 ek(i)が求められる.

ek (i) = rk (i) -yk (i) (3-29) 

この推定誤差はKチップの複素包絡線信号それぞ、れに対して求められるので，チップ数K に対し

てK個の推定誤差が求められる.この推定誤差 ek(i)はレプリカ生成部に帰還され，キャリア成分推

定値 wk(i)のアップデートに用いられる.また，これら K 個の推定誤差を用いて推定誤差の二乗和

E(りを求める.

E(i)= 芝lek(i)12 
(3-30) 

以上述べた E(りを求める動作は，すべてのパスについて行われる. QPSK では，自分の信号の送

信シンボノレパターンは 4 通り考えられ，また， (N+1)M-1 系列の他ユーザ信号のシンボノレパターン

は 4(N+1)Mー1 通り考えられる.このため，パスの総数は 4X4(N+1)M-1 通りとなる.最尤推定回路

MLSEでは，これらのパスの中で， E;が最小となるパスが選択され，この選択されたパスに対応する

シンボル候補が最も確からしいと判定される.これにより送信シンボルが決定される.

非線形キャンセラが線形キャンセラと違う点は，自分の信号だけでなく，干渉成分となる他のユ

ーザの信号についても各々伝送路推定を行い，受信信号のレプリカを生成している点である.線

形キャンセラでは，干渉成分となる他のユーザの信号については雑音と同等に扱うため，フェージ

ング変動により自分の信号と他のユーザの信号との間の直交性が不十分となった場合，推定誤差

に干渉成分が残留することとなる.このため，推定誤差に基づいて行う伝送路推定が精度良く行え

ず，伝送特性が劣化する.これに対して，非線形キャンセラで、は，他のユーザ、の信号についても伝

送路推定を行ってレプリカを生成しているため，推定誤差から他のユーザの信号による干渉の影

響が取り除かれ，伝送路推定の精度が向上する.このため，線形キャンセラに比べて伝送特性が

改善される.

3.4.2 準静的特性

準静的条件における NI， SC，MFL の場合の平均 Eb/Ni。に対する平均 BER特性を図 14 に示す.

フェージング、変動によりチップ聞にレベル差が生じるため，多重化されている信号間で直交性が不
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図 14 BER 特性(準静的特性)

完全となる.このため線形干渉キャンセラで、は干渉波を完全にキャンセノレできず，干渉条件が厳し

くなるにつれて伝送特性が大きく劣化する.一方，非線形キャンセラで、は，平均 BERI0-2 となる平

均 EiJNo は干渉条件が NI に対して， SC ではldB， MFL の干渉条件で 2dBの劣化ですむ.

3.4.3 動特性

MFLの場合の最大ド、ツプラ周波数βに対する平均BER特性を図 15 に示す.平均EiJNoは 15dB

とした.図 15 から線形キャンセラで、は MFLの条件において平均 BERI0-2 を達成することは困難で

あるが，非線形キャンセラで、は平均 BERI0-2 となるかは 30Hz となり，大きな改善があることがわか

る.

3.5 盆主

コード分割による多重化と周波数分割による多重化とを組み合わせた CHYB・DS-FFH を提案し，

その特性解析を行った. CHYB-DS-FFH には次のような利点がある. (i)FFH により 1 シンボノレごと

の周波数ダイパーシチ効果が得られる. (ii)チップ帯域が狭帯域であるため，変復調における処理

動作周波数が低い. (iii)通常のDS-CDMAと比較して同一周波数を利用するユーザが少ないため

干渉キャンセル数が少ない.このような CHYB心S・FFH の方式構成と動作を示し，伝送特性につ

いて計算機シミュレーションにより以下の点を明らかにした.

多重化を行わず干渉が無い場合(NI)， 2 チップおよひ、 4 チップの CHYB-DS-FFH では，それぞ

れ 2 ブランチおよび 4 ブランチの周波数ダイパーシチ効果が確認できた.4 チップの場合平均
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図 15 BER 特性(動特性)

BER10-2 となる所要平均 E，jNo は 8dBである.

80 100 

K=4, L=l の単一セル(SC)で、は，チップ聞にレベノレ差が無いときには干渉波をキャンセノレできる

ことを確認した.レイリーフェージング条件ではチップ聞にレベルの差が生じるため十分な干渉キャ

ンセノレ効果が得られず， K=4， L=l の多セノレ低干渉条件(MHF)で平均 BER10-2 となる所要平均

E，jNo は 16dBである.

空間ダイパーシチを併用した場合には，その効果は大きく ， K=4， L=2 の SC およびMHFでK=4，

L=l の NI と同じ特性が得られ， BER=10・2 となる所要 Eb/No は 8dBとなる.また，さらに干渉条件が

厳しい多セル高干渉条件(MFL)のケースでも平均 E，jNo=14dB を達成できる.

動特性については平均 E，jNo=15dB とした場合， K=4， L=l の NI では差動符号化をすれば，

fv=80Hz まで平均 BER10-2 以下で動作する.また， K=4， L=2 の MHF で、は， fD=20Hz 以下となる.

MFL を 2 次元のゾーン構成へ適用したとき， fD=10Hz 以下では，同一周波数の繰り返しゾーン

数は 1""4 程度である.

非線形キャンセラを用いた場合は，平均 BER10-2 となる平均 E，jNo は干渉条件が NI に対して，

SC ではldB， MFL の干渉条件で 2dBの劣化ですむ.また， MFL の条件でも，平均 BERlO・2 とな

る最大ドップラ周波数んとして 30Hz を達成できる.

本章では CHYB-DS-FFH の基本特性の解明を主眼としたが， (i)適応アルゴリズムの改良， (ii)低

消費電力 FFH シンセサイザの実用性， (iii)誤り訂正符号化の導入効果， (iv)基地局間同期不完全

性の影響， (v)移動機から基地局へ伝送するときの移動機関同期不完全性の影響， (vi)干渉を軽

減させるゾーン配置法，などを検討し，総合的な有効性を明らかにする必要がある.
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第4章 CFDMA 方式

4.1 序言

本章では，先に提案したコヒーレントハイブリッド DS-CDMA-FFH 方式 (Coherent Hybrid 

DS-CDMA-FFH: CHYB-DS-FFH)を一般化し，周波数分割多元接続(Frequency Division Multip1e 

Access : FDMA)方式に CDMA を融合させた符号周波数分割多元接続(Code Frequency Division 

MA: CFDMA)方式を提案し，多様な伝送チャネノレ構成が導かれることを示す.特に，伝送路パラ

メータの変動に対する追従性が優れている伝送チャネル構成を提案し，その特性を詳細に検討す

る.

CHYB-DS-FFH は，干渉キャンセルを用いる CDMA 方式のーっとして低チップ数の直接拡散

(Direct Sequence: DS)方式と高速周波数ホッピング(Fast Frequency Hopping: FFH)方式を組み合

わせたものである[1][2]. CHYB心S-FFH の特徴は，直交コードを用いた低チップ数の DS による

CDMと，コヒーレント FFH により拡散された複数のチップを 1 シンボルごとに最大比合成することに

より，周波数ダイパーシチ効果が得られる点である. 1 シンボルごとのダイパーシチ効果をねらいと

する方法としては， 1 シンボルを時間上に拡散して，時間軸上で局所的に生じる信号レベル低下の

影響を分散させる時間拡散変復調方式が知られている[3][4] .この方法では，拡散信号を 1 シンボ

ノレ長より長くすることによる改善効果を期待しているのに対して， CHYB・DS-FFH は 1 シンボノレ内で

周波数軸上に拡散した FFH による効果を期待している.

本章で提案する CFDMA では，周波数ホッヒ。ングだ、けでなくマルチキャリア化も含めた周波数ダ

イパーシチ効果による伝送特性の改善を基本とし，符号化による同一周波数での多重化，および

干渉キャンセラの適用を想、定している.

CFDMA では，通常の DS・CDMA に比べて同一周波数を利用するユーザ、が少ないため，キャン

セルすべき干渉波の数も少なくなり，干渉キャンセラの適用に有利である.干渉キャンセラとしては，

線形キャンセラと非線形キャンセラが知られている[5][6]. ここでは，干渉キャンセノレ効果の高い非

線形干渉キャンセラの適用を検討している.

次世代の移動通信では，使用周波数帯が高くなることが予想されるため，より一層高速なフェー

ジング変動に追従することが要求される.また， FFH を行う場合には，一般的に周波数シンセサイ

ザの切り換えが高速となる.このため，高速切り換え可能な周波数シンセサイザの実現が課題とな

っていた. CFDMA の 1 つで，本章で提案するインターリーブ化周波数ホッヒ。ング(Inter1eaved

Frequency Hopping: IFH)を用いる方式では，フェージングに対する追従性が K チップの

CHYB-DS-FFH に対して K 倍になる.また，周波数切り換えについても低速周波数ホッピング

(Slow Frequency Hopping: SFH)程度の切り換え時間で実現できる.

以下では，まず， CFDMA の構成例を示し，その特徴を明らかにする.次に IFH を用いる方式に

ついて構成を示し，計算機シミュレーションにより伝送特'性を明らかにする.

4.2 基本構成
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CFDMA 方式では周波数ダイパーシチ効果を得る方式として，マルチキャリア化および周波数ホ

ツヒ。ングがある.すでに提案した CHYB-DS-FFH 方式ではこのうち周波数ホッヒ。ング、を用いていた

が，マルチキャリアも含めることにより，様々な方式が考えられる.そこで，図 1(吋'"'-'(f)に CFDMAの

実現例における時間ー周波数軸上での信号の様子を示す.

図 l(a)の方式では，各々のシンボノレは複数のチップに分割され，これらのチップは複数のキャリ

アを用いて送信されている.図 l(a)で、は，チップ数 K=2 とし，使用するキャリア数も 2 としている.ま

た，シンボノレ長を Tとし，チップ長を乙とする.この方式では，乙は T と等しいため， 1 チップ当たり

の帯域はシンボル帯域と等しくなる.ただし， 2 キャリアを同時に使用するためシンボ、ル帯域の 2 倍

の周波数を占有することとなり，周波数利用効率が低下する.そこで，同じキャリア周波数に複数

のユーザのチップを多重化して送信している.また，受信側で、これらの多重化されたチップから自

分の信号を分離できるように各々のチップは送信時に 1 シンボル区間で符号化されている.また，

多重化されたチップ信号から自分の信号を復調するための干渉キャンセラの適用も可能で、ある.こ

の符号化による多重化という点が従来のマルチキャリア方式と異なっている.そこでこの方式を符

号化マルチキャリア(Coded Multic紅白r)方式と呼ぶ.

図 l(b)は従来からある SFH 方式である. (b)の方式でも 2 つのキャリア周波数を用いているが， (a) 

の方式とは異なり，同時に複数のキャリアを使用せず，ホッヒ。ングにより周波数ダイパーシチ効果を

得ている.このため(a)のような周波数利用効率の低下はなく，各々のチップに多重化を行う必要は

ない.ただし， SFH の場合には， 1 シンボルごとのダイパーシチ効果は得られないため，インターリ

ーブと誤り訂正符号化を行う必要がある.

図 l(c)はマルチキャリア方式で、あるが，チップ長えをシンボノレ長 T の 112 としている.このため，

チップ帯域はシンボル帯域の 2 倍となっている.そこで，この方式を拡散マルチキャリア(Spread

Multic訂rier)方式と呼ぶこととする.この方式では， (吋と同様に同一周波数に符号化により複数の

ユーザを多重化している.

図 l(d)は CHYB-DS-FFH方式である. CHYB-DS-FFH方式ではFFH により周波数ダイパーシチ

効果を得ている.また， Tc<Tのためチップ帯域が広がり周波数利用効率が低下するが，同一周波

数上に複数のユーザの信号を多重化することにより改善している.

図 l(e)は(c)の方式のチップ間隔をなくして時間的に圧縮し，一定のチップ数をグループ化して伝

送する方式である.そこで，この方式を時間圧縮化マルチキャリア(Compressed Multicarrier)方式と

呼ぶこととする.

図 l(f)は CHYB-DS-FFH 方式においてチップのインターリーブを行い，同ーホッヒ。ングp周波数を

用いるチップをグループ化してホッヒ。ングを行っている.そこで，この方式をインターリーブ化周波

数ホッピング(IFH)方式と呼ぶ.図 1ゅではグループ化するチップ数を6チップとしている.この場合

には，周波数ホッピングの回数が 1/6 となり，周波数切り換えが低速になる.

4.3 IFH の構成と動作

4.3.1 IFH の特長
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図 1 CFDMA方式

前節で述べた方式の中では，以下に述べるような特長から，図 1(t)に示した IFH方式が最も移動

通信に適していると考えられる. (i)フエ}ジング変動に対する追従性が CHYB-DS-FFH と比べてK
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図 2 送受信機構成

倍高速となる. (ii)周波数シンセサイザの切り換え時間は， 1 パースト長をむとすると，

CHYB・DS-FFH と比べてら/K 倍長くなり，切り換えが低速となる. (iii)帯域制限が容易となる. (iv) 

マルチキャリア形に比べて送信電力に脈動がなく，ピーク電力も低くなる.ただし，チップ並べ替え

を行うため遅延が生じることが挙げられる.この遅延時間は，送信および受信時に各々チップ並べ

替えを行うため， 2 パースト長に相当する 2 むとなる.

そこで，以下ではこの IFH 方式の送受信機の構成と動作について述べる.

4.3.2 送受信機

送受信機のブロック図を図 2 に示す.送信機は直交変調器，送信用周波数シンセサイザおよび

周波数制御回路から構成されている.送信出力を s(t)=Re[S(t)]のように複素表示する.ただし，

Re[ ]は実数部を表す.入力シンボノレ系列 b(のはピットレートが 2fT の QPSK 複素包絡線を表し， 4

値信号とする.

b(t) = b; (t) + jb q (t) (4・ 1)

この b(のを各シンボルごとにK個のチップに分割し，チップ並べ替えを行う.チップ並べ替え方法を

図 3 に示し，以下に説明する.

図 3 ではチップ数 K=2 としており，また， 1 パーストのシンボル数を Nsとしている.さらに，各シン

ボノレを分割した 2 つのチップに対するホッヒ。ング、周波数をそれぞれjj ， およびhとしている.チップ

並べ替え時には， Ns個のシンボルを一旦蓄積し，まず，各シンボノレの l 番目のチップを Ns個グル

ープ化する.次に， 2 番目のチップについても同様に時個グループ化する.これにより，ホッピング

周波数が同ーのものが Ns個並ぶこととなり，周波数切り換えが低速となる.

直交変調器では，この並べ替えた信号 bc(のを用いて，周波数シンセサイザから出力された正弦

波 ct(のを変調し，変調波 S(のを生成する.

S(t) = b(t)ct (t) (4-2) 
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TF 

(a) CHYB-DS-FFH (b) IFH 

図 3 チップ並べ替え手法

k 番目 (1 ~三k壬K)のチップに対するホッヒ。ング角周波数をωk とし，初期位相を仇とすると， Cρ)は次

式で表される.

Ct (t) = exp[jω(t)t+ 件 (t)] (4-3) 

ただし， i を整数として

ω(t) = ωk ， iT+(k-l)T/K 豆 t <iT+kT/ K (4-4a) 

ゆ(t) = 仇 ， iT+(k-l)T/K 豆 t < iT+kT / K (4-4b) 

である.角周波数叫は周波数制御回路により制御し，あらかじめ定められた順序で、チップごとに変

化させる.その値はシステムの帯域民全体にわたって分布させるとともに， ωk とω'k'の差分を大きく

した方がダイパーシチ効果は大きくなる.

受信機はミキサ，受信用周波数シンセサイザ，周波数制御回路，帯域通過フィルタおよび復調

回路から構成される.図 2 では 2 ブランチ構成となっているが，本節では，基本的な l ブランチ構

成の受信について述べる.伝送路のフェージングによる複素包絡線変動成分 A(のと熱雑音の複素

包絡線 N(のを用いると受信波 rx(のは次式で表される.

九 (t) = A(t)S(t) + N(t) (4・5)

ただし

A(t)=Ak(t); iT+(k-l)T/K 豆 t<iT+kT/K (4-6a) 

Ak(t) = IAk (的 (4-6b) 

である.この受信波を周波数シンセサイザ出力 Cr(t)を用いて逆ホッピングする . cr(t)は送信ホッピン

グ周波数 Ct(のを用いて次式で示される.

Cr (t) = ct (t) exp[j件。 (t)] (4・7)

仇(のは周波数シンセサイザの送受信聞における位相差である.周波数制御回路からの制御信号

により受信用周波数シンセサイザの周波数を送信ホッヒ。ングパタンと同じパタンで同期させながら

切り換える.帯域通過フィルタで帯域外雑音を除去し，復調回路で復調する.準同期検波された

複素包絡線信号 r(t)は次式で、表される.
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図 4 非線形キャンセラ構成

r(t) = rx (t)c; (t) 

= A(t)S(t)c; (t) + N(t)c; (t) 

= Sr(t)+ Nr(t) 

Sr(t) = A(t)b(t)exp(ーj仇)

(4・8)

(4・9)

Nr (t) = N(t) exp( -j件。) (4-10) 

である.この複素包絡線信号 r(t)を送信時とは逆に並び、変え，元の順序に戻すことにより，シンボ

ノレごとの復調が行える.

4.3.3 適応干渉キャンセラ

受信機で自分の信号だけを復調するためには，自局内で自分の信号と同一のチャネル群に多

霊化している他ユーザの信号，および自分の信号が含まれるチャネル群と同一の周波数を用いる

他局からの干渉信号をキャンセルする必要がある.ここでは，適応干渉キャンセラを用いている.構

成を図4 に示す.図ではK=2， L=2 の非線形キャンセラの構成を示している.復調時には適応アル

ゴリズムを用いたコヒーレント検波を行っている[7].

受信機には，自分の信号および他ユーザ、の信号が多重化されている希望波 1 波と，他ユーザの

信号のみが変調されている干渉波 N 波が同時に受信されるとし，希望波には自分の信号以外に

(M-1)の他ユーザが多重化され，また， N 波の干渉波には，それぞれMのユーザ、が多重化されて
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いるとする.この場合，他ユーザ、の信号の総数は(N+l)M-l となる.

まず，準同期検波された複素包絡線 n(のの 1 シンボノレに相当する Kチップの複素包絡線信号が

スイッチ SW を介してメモリ CMEM に蓄積される.時点 i での k番目のチップに対応する複素包絡

線信号を rk(i)と表す.スイッチは周波数制御回路により制御されている.一方，最尤推定回路

MLSE では，自分および他ユーザ信号のシンボノレパターン候補のある時点から次の時点への遷

移に対応したパスが形成され，パス情報がシンボル候補発生器 SG に出力される.シンボル候補

発生器SGでは，このパス情報に対応して，自分および他ユーザの信号の総数で、ある(N+l)M系列

のシンボノレ候補が出力される.符号化器CODERでは，これらの(N+l)M系列のシンボル候補がそ

れぞれ k 個のチップに分割され，さらに送信側に対応して符号化される.これにより符号化チップ

信号候補が生成される.k 番目のチップに対応する(N+l)M 系列の符号化チップ信号候補を Ck(i)

と表す.

Ck(i) = (Ck,l (i)， ckユ (i)A CK ,(N+l)M (i)) (4・ 11)

レプリカ生成部では，この Ck(i)と時点(i-l)に求められた複素包絡線信号のキャリア成分推定値

Wk(i-l)とが複素乗算され， k 番目の複素包絡線信号 rk(i)に対応するレプリカ Yk(i)が生成される.

Yk(i) = W{! (i -l)Ck(i) (4-12) 

ただし

W{! (i) = (W;，l (i)，札2(i)A W~，(N+l)M(i)) (4-13) 

H は複素共役転置を表す. Wk(i)の推定の初期にはトレーニング信号が用いられる.このレプリカ

yk(i)とメモリに蓄積されている複素包絡線信号 rk(i)との比較により推定誤差 ek(i)が求められる.

ek(i) = η，(i)-Yk(i) (4・14)

この推定誤差はKチップの複素包絡線信号それぞ、れに対して求められるので，チップ数K に対し

て K個の推定誤差が求められる.この推定誤差 ek(i)はレプリカ生成部に帰還され，逐次最小二乗

法(Recursive Least Squares : RLS)によるキャリア成分推定値 Wk(i)のアップデートに用いられる[8].

また，これらK個の推定誤差を用いて推定誤差の二乗和 E(のを求める.

E(i) = Ilek(i)12 
(4-15) 

以上述べた E(i)を求める動作は，すべてのパスについて行われる. QPSK では，自分の信号の送

信シンボルパターンは 4 通り考えられ，また， (N+l)M-l 系列の他ユーザ信号のシンボノレパターン

は4(N+l)M-l 通り考えられる.このため，パスの総数は4X [4(N+l)M-l]通りとなる.最尤推定回路

MLSE では，これらのパスの中で， E(i)が最小となるパスが選択され，この選択されたパスに対応す

るシンボル候補が最も確からしいと判定される.これにより送信シンボノレが決定される.

4.4伝送特性
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(a) Multi Cell with Half Interference (MHF) 

(b) Multi Cell with Fulllnterference (MFL) 

図 5 干渉条件

非線形キャンセラを適用した IFH における基地局から移動局への下り伝送時のBER特'性につい

て，計算機シミュレーションを行った.チップ数 K については， 2 および 4 とした.また，アンテナ数

L=2 とした.シミュレーションで、の周波数選択性フェージングの伝搬モデルは等レベル 4 波レイリー

とし，基準波からの遅延時間は 1μs， 2μs および 3μs とした.また，伝送速度は 10kbps，変調方式は

QPSKとし，バースト信号の構成は 16 シンボルのトレーニング信号に 128 シンボルのデータ信号が

続くものとした.トレーニング信号は，多重化されている信号および他局の干渉信号では，互いに

直交している.また，干渉信号のトレーニング、信号は全て既知とした.周波数ホッヒ。ングによる拡散

帯域は 11\居Izとし，ホッヒ。ング間隔は等間隔とした.また，周波数ホッピングにおいては，周波数帯

で、分割した各チャネルは平行に遷移しており，受信フィルタで他のチャネル群の信号は完全に分

離できることとする.同期系は正確に制御されており，他のチャネノレ群のチップと受信側で、オーバ

ラップすることがないと仮定する.

4.4.1 干渉条件

CHYB-DS-FFH の干渉の影響について分類すると， (i) 自局での多重化による干渉と， (ii)他の基

地局からの干渉がある.自局内での干渉波の数を10，他局からの干渉波の数を11 として，次の 2 つ

のケースについて検討した.ただし，シミュレーションで対象とする移動機の総数をNMとする.

(a) Mu1ti-Cell with HalfInterference (MHF), 

NM=K, 10 =K/2-1 , 11=K/2 

(b) Multi-Cell with Full Interference (MFL), 

め1=2K， ん =K・ 1 ， 11=K
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図 6 平均 BER特性(MFL)

Ave. E blNo=15dB 
L=2 i 
MH 

100 

10 ・t

10 ・2

10 ・4

10 ・3

区
凶
曲
。
切
符
』
@
〉
《

10 ・5

1000 500 100 50 10 

Maximum Doppler Frequency f D (Hz) 

図 7 平均 BER特性(MHF)

これらの 2 つのケースについて，直線的に並ぶゾーンを仮定して図 5 に示す.ただし，図では K=2

とした.対象とする移動機はゾーンの境界に位置していると仮定し，このため，自局および他局の 2

つの基地局からの下り伝送信号について，対象とする移動機における平均受信レベルは等しい，
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すなわち，平均 CIR=OdBとした.さらに，同一周波数に多重化されている信号についても，各々の

平均レベルは等しいとした.図 5 では，対象とする移動機を白，多重化されている他の信号を受信

している移動機を黒で示す.白い移動機は網かけしたゾーンに属している.本来は図示したゾーン

の周辺にもゾーンが存在し，これらの基地局からも干渉波が到来するが，その影響は距離が離れ

ているので本検討では無視できるとした.

4.4.2 BER 特性

干渉条件が MFLの場合の最大ドップラ周波数hに対する IFH の平均BER特性を図 6 に示す.

比較のため， CHYB-DS-FFH の平均 BER 特性も図 6 に示す.両方式ともチップ数 K=2 とし，

r=15dB とした.IFH はフェージング変動に対する追従特性が改善され，平均 BERPe=10-2 となるん

は CHYB-DS-FFH の 2 倍に相当する 60Hzとなる.

次に，干渉条件が MHF の場合の!D に対する平均 BER特性を図 7 に示す.チップ数K=2 とし，

r=15dB とした.MHF の場合には干渉条件が緩和されるためフェージング変動に対する追従特性

がさらに改善される . Pe=10-2 となるβは 140Hzとなる.

また，さらに高速追従性を得るため，チップ数 K=4 とした場合の IFH の平均 BER 特性も図 7 に

示す.チップ数が K=2 の場合の 2 倍となるため ， Pe=10・2 となる!Dも 2 倍となり， 300Hz となる.

4.5 局間非同期の影響

4.5.1 非同期干渉

下り伝送時に同一周波数を利用する自局と干渉局の IFH 信号において，同期が完全でない場

合について図 8 に示す.チップ数K=2 とし，使用する 2つのホッピング周波数をfi およびhとする.

干渉条件はお1FL であり，各チャネノレ群には，それぞれ 2 ユーザの信号が多重化されている.自局

および干渉局の各バーストは叫個のチャネル群で構成されており，この Ns 個のチャネル群ごとに

周波数ホッピングを行っている.自局のチャネル群は同期が完全にとれていることとし，干渉局で

の同期のタイミングずれを!J.t とする.基地局聞の同期が完全で邸 =0 の場合には，たとえば，図 8
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図 8 非同期干渉条件
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における自局のチャネル群 2 には干渉局のチャネノレ群 2 がヒットするが，非同期の場合には，干渉

局のチャネル群2だけでなく，チャネノレ群 1 についてもヒットする.以下では，このような非同期干渉

条件での干渉キャンセル法を示し，その BER 特性を明らかにする.

4.5.2 BER 特性

図 8 に示すような非同期干渉条件では，自局の 1 つのチャネノレ群に干渉局の 2 つのチャネノレ群

がある一定の割合で、ヒットする.そこで，同期ずれの量却を予めトレーニング信号区間で検出し，干

渉局で、ある 2つのチャネノレ群のヒット割合に応じてレプリカ信号を合成した合成レプリカ信号を非線

形干渉キャンセラで、生成することにより非同期干渉波をキャンセノレで、きる.

以上述べた干渉キャンセル方法による非同期干渉条件での平均 BER 特性を計算機シミュレー

ションにより求めた.結果を図 9 に示す. r=15dB とし，/D=40Hz とした.また，比較のため非同期干

渉を考慮しない場合の平均 BER 特性も図 9 に示す.非同期干渉を考慮しない場合にはムt が

0.51二以上では，伝送路推定が十分行えないため BER 特性が大きく劣化する.これに対して合成

レプリカを用いて伝送路推定を行っている場合には， 0""九のどの同期ずれに対しても.ðt=0の場合

とほぼ同等の平均 BER特性が得られる.

4.6 益亘

すでに提案した CHYB-DS-FFH をより一般化した CFDMA を提案した.構成例として FH を用い

る方式およびマルチキャリア伝送を用いる方式を示した.また，その中のIFHについて，計算機シミ

ュレーションにより，レイリーフェージング条件での BER特性を明らかにした.その結果は以下の通

りである.
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図 9 非同期干渉条件における BER特性
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動的なフェージング条件で， (i)K=2 , L=2 の場合，多セノレ高干渉条件(MFL) において， T=15dB 

でPe=lび2 となるhは 60Hzとなる. (ii)また，干渉条件を緩和した多セノレ低干渉条件(MHF)におい

ては， r=15dB で Pe=10-2となるんは 140Hzとなる. (iii)同じく， MHFの干渉条件において，さらに，

高速追従性を得るため K=4 とした場合には， Pe=10-2 となるんは 300Hz となる.ただし， K=4 とした

場合には高速追従性が得られるが，多重化数も増加するため，キャンセルすべき干渉数が増加す

る.このため， MFL およびさらに厳しい干渉条件を想定した場合には，非線形干渉キャンセラにお

ける演算量が増大することを考慮しなければならない.

また，局間同期にずれがある場合の干渉キャンセル方法を示し，平均BER特性を明らかにした.

ヒットする 2 つのチャネル群を合成したレプリカを生成する方法では， O"-'Tc のどの同期ずれに対し

ても~t=0 の場合とほぼ同等の平均 BER 特性が得られた.

本検討では基地局から移動機への下り伝送を想定しているが，今後の課題としては，移動機から

基地局への上り信号の伝送路構成法と伝送特性を明らかにする必要がある.
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第5章 低ピークマルチキャリヤ伝送方式

5.1 序言

移動通信においてマルチメディア伝送を行うためには，数十 Mbitls の高速伝送の実現が必要と

なる，移動通信の高速伝送では，周波数選択性フェージングの影響を受け，受信特性が劣化する.

この間題を解決するためには，受信機に適応等化器を持つことが考えられる[1]. しかしながら，遅

延スプレッドが大きいエリアにおいて，適応等化器を用いて数十Mbitls の受信信号の処理を行うこ

とは，処理速度やハードウェア規模の点から，困難が予想される.

そこで，マルチキャリヤ伝送のように，送信信号を分割し，パラレノレに伝送する方法が有効と考え

られる .CDMA 方式において同一のユーザ、が複数のコードを同時に用いて伝送速度を高速化す

るようなマルチコード伝送もパラレル伝送の一種と言える.このようなパラレル伝送では， 1波当りの

情報伝送速度が低減できるため，周波数選択性フェージングの影響を軽減でき，マルチキャリヤ

では適応等化器，マルチコードでは RAKE の適用が容易になる.

しかしながら，パラレル伝送で、は，パラレルに生成した送信信号の合成波において，平均電力に

対して大きなピーク電力が発生することが知られている.このためパラレル伝送を行うためには，送

信電力増幅器の最大出力を大きくするとともに，大きなパックオフ量が必要となる.

このようなピーク電力はパラレルに生成される送信信号が間相で合成されることにより発生するが，

無変調のトーン信号に対して各トーン信号の初期位相を適切に設定することによりピーク電力を低

減する手法が提案されている[2]-[4] .しかしながら，この初期位相設定手法は，無変調波や低変

調指数FSKに対しては有効であるが， QPSKのような位相変調波では，キャリヤ間の位相関係がシ

ンボノレごとに変動するためあまり効果がない.

一方，マルチキャリヤ信号を符号化して信号点を制御し，ピーク電力を低減する方法も提案され

ている[5]. この手法は QPSK のような位相変調波にも有効であるが，効率よくピーク電力を低減す

る符号を見つける必要があり，また，符号化による冗長性の付加により所要帯域が拡大し，周波数

利用効率が低下する.

別な手法として，各キャリヤの位相制御を行うことにより全体のピーク電力を低減させる部分系列

伝送方式σartial Transmit Sequence: PTS)がある[6]. この手法は，まず送信キャリヤ群をいくつか

のキャリヤの東(クラスタ)に分割し，これらの各クラスタに位相回転をシンボノレごとに与えることによ

り，全体のピーク電力を低減する方法である.この手法はシンボルごとに処理を行うため効果的に

ピーク電力を低減できるが，各クラスタに与えた位相回転量を受信側に送る必要があるため，結果

的に所要帯域の拡大を招くこととなる.また，受信側に送った位相回転に関するd情報が誤った場合，

元の情報を復元することが困難となる.

さらに，送信帯域外にパリティキャリヤと呼ばれるピーク低減用キャリヤを設けることにより全体の

ピーク電力を低減させる手法がある[7] .しかしながら，送信帯域外にピーク低減用キャリヤを設け

るため，この手法においても所要帯域の拡大が生じる.

そこで，本章では，所要帯域を拡大することなくマルチキャリヤ信号のピーク電力を低減した，低
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ピークマルチキャリヤ伝送方式を提案し，その特性を示す.この方式では，シンボルごとにピー

ク低減用信号を送信信号帯域内に挿入してピーク電力を低減している.送信信号帯域内に挿入

するため，所要帯域の拡大がなく，周波数利用効率の低下はない.以下では，まず，原理と構成を

述べ，次にピーク低減効果および受信特性を示す.

5.2 原理と構成

5.2.1 基本原理

図 l(a)にマルチキャリヤ方式における送信信号合成波の信号軌跡の一例を示す.キャリヤ数 M

を 4 波とし，変調方式を QPSK とした.また，この例では帯域制限を行わず，送信信号のシンボル

パターンを全てのキャリヤにおいて 0 とした.特にピーク低減をしない場合には，マルチキャリヤ信

号のピーク電力 Pp叫はキャリヤ数Mと平均電力 Pave の積となる.

PP1白色 =M.P (5-1) 

この 4波の例では，平均電力に対して 6dBのピーク電力が発生する.このように，キャリヤ数が増え

るに従って平均電力に対するピーク電力が増大する.提案方式では，規定振幅 Cth を設定し， Cth 
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図 l マルチキャリヤ信号

を上回る場合に，これを打ち消すピーク低減用信号を加えることによりピークの出現を低減し，包

絡線を平滑化している.

図 1(b)は複素包絡線の Cth を上回る部分(グレー)を示している.この複素包絡線を各キャリヤ周

波数成分に展開して，その展開係数を振幅とするキャリヤを合成して低減信号を求め，送信信号

に加えることによりピークを打ち消し，包絡線を平滑化する.
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b1 

b2 

bM 

図 2 送信機構成

この方法では，単にリミタ増幅器等で図 l(a)のグレーの部分をクリッピングするのとは異なり，送信

スベクトノレが拡がらないというメリットがある.

5.2.2 送信機

図 2 にマルチキャリヤ方式における送信機の構成を示す.キャリヤ数M=4 とした.各キャリヤの変

調信号を生成する波形生成田路，送信パターンからキャリヤごとの低減信号を生成する波形生成

田路，信号合成器，直交変調器，送信電力増幅器からなる.これら送信機の動作を以下に説明す

る.

キャリヤ角周波数ωcの送信機の出力信号を Sp(t)とすると， sp(t)は

Sp(t) = Re[Sp(t) exp(jω/)]， 

となる.ここで，ら(のは m 番目のキャリヤ(m=1 ， 2， ・・・ ，M)の複素包絡線 Sn紛を用いると

M 
S p (t) = LSm (t), 

である.この Sm(のは QPSK の複素包絡線 bm(のとキャリヤ信号 qm(t)を用いると

Sm(t) = bm (t)qm (t) , 

となる.ただし， bm(のは

bm(t) =にι(τ)Pm(t -r)dr, 

である . bm (t) は，時刻 iTの複素シンボル biを用いて表すと

bm(t) =b/ö(t-iT), 
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となる .T は 1 シンボル区間長を表している.また， p(t)は送信フィルタのインパルスレスポンスを表

す.本検討で、は p(t)は矩形波とした.一方，キャリヤ信号 qm(t)は次式のようになる.

qm (t) = exp(}ωm0 ~・7)

ここで各キャリヤの初期位相は 0 とし，またキャリヤ周波数間隔企ωを用いるとωm は

1_ (M +1) I A 

m=lm一一一一卜Aω， (日)
I 2 I 

となる.以下の検討では，企ωは 1fT とした.ここで qm(のは次式の正規直交条件を満たしているとす

る.

fOiT • 

JU-l)T qm (似，(材 =δぃ (5-9) 

ここでbm，m'はクロネッカのデ、ノレタ関数である.すなわち， Sm(t)は互いに直交している.次に斗(t)にお

いて規定振幅 Cth をこえるピーク成分 U(のを次式に基づいて抽出する.

r 0; ISp(01刊h
U(t) =イ sω1" /~'\I I S，， (t) 一了ム「C〓 ; ISn(t)1 > Cth I Y"  Iぶp(t)1 附 1 Y"  1 山

この U(ののキャリヤ成分を次式により求める.

Um(t)=jJBT+AfUQ)q;ο)dt， 

(5・ 10)

(5・ 11)

ただし， NB は 1 パースト中のシンボノレ数で，また， ßt はバーストのランプタイムである.この Um(のを

用いて上式の逆変換によりピーク低減用信号ßS(のを生成する.

M 

�.S(t) = -L U m (t)q m (t). (5-12) 

低減後の複素包絡線信号 St(のは次式となる.

St (t) = S p (t) + ~S(t). (5-13) 

また， stCのは，各キャリヤにおける低減後の複素包絡線信号 Sm(t) で表すと次式のようになる.

St(t) = エ丸 (t)， (5・ 14)

ここで， Sm (t) は次式のようになる.
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#1 #2 #M 

図 3 送信スベクトノレ

Sm (t) = Sm (t) -U m (t)qm (t) 

= [bm(t)-Um(t)] ・ qm(t)

= dm(t) ・ qm (t), 

ω 

(5-15) 

図 3 に送信スペクトルの様子を示す.各々のキャリヤにおいてピーク低減用信号を生成している

ため，低減前の送信帯域外にスペクトノレが拡がることがない.

5.2.3 受信機

図 4 に受信機構成を示す.受信機では 1 キャリヤごとに準同期検波を行い，検波された信号から

最尤系列推定 (MaximumLikelihood Sequence Estimation: MLSE) によりシンボルの復調を行う.

受信機入力信号 Vp(t)は次式で、表せる.

Vp (t) = Re[乃 (t)exp(jωct)]， (5-16) 

ここで，受信機入力の複素包絡線信号乃(のは次式のようになる.
M 

昨 (t) = L: Ãm(t)え(伽 Ñ(t)， (5-17) 

ただし， Am (t) は伝搬路のインパノレスレスポンスで、あり，また， N(t) は白色ガウス雑音である.準

同期検波における再生キャリヤを qrm(のとすると， qrm(のは次式で表せる.

qrm (t) = qm (t)exp[j8o (t)] , (5・ 18)

qo(t)は任意の位相差で、ある.この qrm(t)により検波された複素包絡線信号 rm(t)は次式で表される.

rm(t)=Yp(t)q;m(t)・ (5-19) 

ここで伝撮路の変動が十分小さく， M 波が互いに直交していると仮定すると， rm(のは次式で表され

る.
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r m (t) = Am (t)d m (t) + N(t), 

ただし， Am(のおよび N(t)は次式のようになる.

Am(t) = Am(t)exp[-jﾐo(t)] 

N(t)=jV(t)q;m(t), 

(5-20) 

(5-21) 

(5・22)

この rm(のにおいて，時刻 t=(什1/2) Tでサンプリングした値を rm(i)で表し，同様に Am(t)および N(の

についてもそれぞれAm(i)およびN(i)で表すこととする.また， dm(のの時刻 t=(i+l/2) Tでサンプリン

グした値を dm(i)と表すと， r m(i)は

r m (i) = Am (i)dm (i) + N (i), (5-23) 

となる.この rm(i)のレプリカ信号Ym(i)は ， Am(i)の推定値と dm(i)のシンボル候補により

y m (i) = Am (i)d m (i), (5-24) 

となる.本検討では，何らかの推定アルゴリズムでは精度よく推定できていると仮定する.推定誤差

em(i)は次式で求めることができる.

em = rm (i)-Ym(i). 

MLSE 回路で用いられるブランチメトリック BR(りは次式で求められる.

M 

BR(i) = -2:lem (if. 

(5-25) 

(5・26)

本検討では， p(t)として l シンボル長の矩形波を用いているので，シンボルの判定時に系列推定は

図 4 受信機構成
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図 5 ピーク低減効果

行わず，シンボノレごとに判定する MLE を用いることとする .MLSE 回路では，このブランチメトリック

BR(i)が最大となるシンボノレ候補を判定し，そのときの dm (i) から送信シンボノレを決定する.

5.3 ピーク低減効果

図 5 にピーク電力低減効果について示す.キャリヤ数は4 および 8 とした.横軸の値は， 1 波あた

りの平均電力 Po に対するピーク低減用信号の平均電力の比を表している.図 5 からピーク低減用

信号が-10dBのとき， 4 波で 2dB， 8 波で 4dBピークが低減されている.

また， 4 波のマルチキャリヤ方式でピーク低減用信号レベルが-10dBにおけるピーク低減の様子

を図 6 に示す.図 6(a)は低減前の 1 シンボル区間におけるマルチキャリヤ信号の振幅を示している.

また，図 6(b)は低減後のマルチキャリヤ信号の振幅を示している.提案手法により，ピークが効果
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図 7 受信特性

的に低減されているのがわかる.

5.4受信特性

5.4.1 基本特性

図 7 に提案方式による静特性を示す.キャリヤ数を 4 とし，ピーク低減用信号の平均レベルにつ

いてはーlOdBとした.キャリヤごとにシンボル判定を行った場合と MLE により一括に復調した場合

の BER について示している.ところで，ピーク低減用信号のレベルは送信シンボノレパターンにより

変化するため，パターンごとで BER に違いが生じる.そこで，図 7 には BER が最悪となるパターン

と，全パターンの平均について示した.また， QPSK の静特性の理論値についても破線で示す.キ

ャリヤごとにシンボル判定を行う場合には，ピーク低減用信号が雑音とみなされるため，全パターン

の平均においても BER が 10-3 で Ez，lNo は ldB劣化する.これに対して MLE を用いる場合には，

E"JNo の劣化はほとんどない.

5.4.2 符号化による受信特性

図 8 にトレリス符号化 8 相位相シフトキーイング(Trellis-Coded 8 Phase Shi食 Keying: TC8PSK)変

調方式[8]を適用した時のピーク電力低減を行った場合の受信特性を示す.復調はキャリヤごとに

行っている.ピーク低減により受信特性の劣化はあるが， BER が 10-3 で MLE を行うことなしにピー

ク低減を行わない QPSKと同等の特性が得られる.ピーク低減を行った TC8PSK は， QPSK と所要
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帯域幅が同じであり，また，キャリヤごとの復調でも優れた特性が得られるため，非常に効率的な伝

送方式であると言える.

主之結宣

移動通信における高速伝送を効率よく実現するため，ピーク低減用信号を送信信号帯域内に挿

入しピーク電力を低減した低ピークマルチキャリヤ伝送方式を提案した.この方式について送

受信機構成を提案し，受信特性を明らかにした.検討結果から， QPSK 信号のピーク電力を効果

的に低減でき，また，受信機で MLSEを行うことにより，ピーク電力を低減しても受信特性の劣化は

ほとんどないことが明らかとなった.さらに，トレリス符号化 8 相位相シフトキーイング(TC8PSK)変調

方式を用いることにより， MLSE を用いずにキャリヤごとに復調する場合でもピーク低減を行わない

QPSK と同等の特性が得られることを明らかにした.

今後の課題としては， (i)MLSE の簡略化法， (ii) キャリヤ数が多くなった場合の性能評価及び処

理量の削減があげられる.
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第6章時空等化技術

主L主主
高品質なマノレチメデ、イア移動通信を実現するためには，伝送速度の高速化による送信信号の

広帯域化，および送信周波数が高くなることに伴う受信レベルの低下を克服する技術が必要とな

る.この技術のーっとして，空間軸上で信号処理を行うアダプティブアレーアンテナ (Adaptive

Array Antenna: AAA)と時間軸上で信号処理を行う適応等化器を融合させた時空等化器がある

[1][2]. 高速伝送時には l シンボル周期と比較して，非常に大きな遅延時間を持つ長遅延波が受

信されるが，この時空等化器では，希望波中で等化器の等化範囲を超えるような長遅延波と他局

からの干渉波を AAA で処理し，等化範囲内にある遅延波を適応等化器で処理している.このよう

にAAAと等化器で干渉除去に関する役割を分担することにより， AAA素子数および、等化器タップ

数の大幅な増大を抑えながら高速伝送に対応することが可能となる.

時空等化器では，従来から検討されてきた適応等化器を時間軸上での信号処理用に使用する

ことができる.この等化器として判定帰還形適応等化器を用いるものが検討されており，トレーニン

グ区間での信号処理を工夫することにより，アダプティブアレーアンテナと等化器での干渉除去に

関する役割分担を実現している [3] .一方，最尤系列推定(Maximum Likelihood Sequence 

Estimation: MLSE)型の等化器を用いることにより，さらに受信特性の改善が期待できるため，従来

から検討されてきた[4]. しかしながらMLSE型の等化器には，シンボル同期の誤差により受信特性

が大きく劣化するという欠点がある.

この欠点を克服する技術のーっとして，等化器前段に分数間隔のフィードフォワードフィルタ

(Feed Forward Filter: FFF)を備え，高精度なシンボル同期を不要にする手法がある[5] .このような

FFF を備えた時空等化器の構成法としては，一括処理型と分離処理型がある.

本章で、はハードウェア実現性を考慮し，より信号処理量が少なくなりハードウェア規模を小さくで

きる分離処理型時空等化器[6][7]について検討を行う.また，等化器についても演算量の削減が

図れる Delayed Decision Feedback Sequence Estimation (DDFSE)型の等化器[8]を用いる.さらに，

分離処理型時空等化器において，トレーニング信号区間で時空信号処理を繰り返し行うことを提

案し，この場合の受信特性を評価する.

以下では，一括処理型及び分離処理型時空等化器の構成と動作を述べ，分離処理型時空等

化器について計算機シミュレーションにより受信特性を明らかにする.

6.2 構成と動作

図 1(a)(b)に一括処理型および分離処理型時空等化器の基本構成を示す.いずれの構成にお

いても，アレーアンテナ素子数をL， FFFタップ数をN， 等化器タップ数をMとしている.以下では，

各々について説明する.

6.2.1 一括処理型

6.2. 1. 1 構成
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図 l(a)の一括処理型では， AAAの各素子にFFFを持つ構成となっている.この構成では， AAA，

FFF，および等化器のタップ係数を同時に一括して算出しているため最適な受信特性が期待でき

る.ただし，この構成で、は時空等化器の総タップ数はLN+Mとなり， AAAの素子数の増大に伴って

総タップ数が大幅に増大する.このため現状ではハードウェア化が困難である.この一括処理型時

空等化器の動作は以下のとおりである.

6.2.1.2 動作

時刻 i における L 素子アダプティブアレーアンテナの l 番目の素子における n 番目の FFF タッ

プに対する入力信号を rlm 重み付け係数を Waln とすると，アレーアンテナ合成信号 Ya(i)は以下の

式で表せる.

ydi)=WαHR(i) (6-1) 

ただし

wa=[W山町12 ，A ,Wa1N , wa2pA ,Wa2N ,A ,waL pA ,WaLN f (6-2) 

R(i) = [η1 (i) , '�2 (i) ,A ， 円N(i) ， ちl (i)，A ,r2N (i),A ,rLl(i),A ,rLN(i)f (6-3) 

一方等化器では，受信信号に対するレプリカ信号が生成される.M タップレプリカ生成器における

m 番目のタップの信号を am(i)とし，これに対応するタップ係数を Wem とすると，レプリカ信号 Ye(i)は

以下の式で表せる.

Ye(i) = We
H 
A(i) (6-4) 

ただし

We = [we1 , we2 ,A , WeM]T (6・5)

A(i) = [α1(i)， a2 (i)，A ,aM (i)f (6-6) 

このレプリカ信号 Ye(i)とアレーアンテナ合成信号ya(i)の差から推定誤差信号 e(i)が以下のように生

成される.

e(i) = Ya(i) -Ye(i) (6-7) 

パラメータ推定器では，この誤差信号 e(i)に基づき適応アルゴリズ、ムを用いてアレーアンテナおよ

び等化器のタップ係数を算出する.

6.2.2 分離処理型

6.2.2.1 構成

図 l(b)の分離処理型では， AAA の後段に FFF を備えている.この構成では，総タップ数は

L+N+M となり， FFF の総タップ数が AAA の素子数と無関係になる.このため一括処理型と比較し

て総タップ数を減らすことができる.ただし，この構成でAAA と FFF のタップ係数を一括して算出し
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ょうとした場合， AAA のタップ係数と FFF のタップ係数が積の形となっているため，線形パラメータ

推定理論に基づ、くタップ制御を行うことがで、きない.そこで， AAA と FFF のタップ係数を時間的に

分けて処理する.

また， AAA と等化器のタップ係数算出処理を分離した場合，アレーアンテナ指向特性形成時に，

等化器で処理可能な遅延時間が短い希望波信号に対してもヌルを向けてしまう.そこで， AAA と

等化器については同時にタップ係数を算出する.以下に具体的な動作を説明する.

6.2.2.2 動作

(a) AAA および、等化器タップ係数収束

トレーニング信号区間では，まず， AAA と等化器のタップ係数を収束させる.このとき FFF は入

力信号を単純に通過させるのみとする.この場合の等価的な構成を図 2(a)に示す.時刻 i における

L 素子アダプティブアレーアンテナの l番目の入力信号を rt(i)とし，これに対するアレーアンテナの

(a) 一括処理型
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(b)分離処理型

図 1 時空等化器基本構成
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タップ係数を Wal とすると，アレーアンテナ合成信号 Ya(i)は以下の式で、表せる.

Ya(i) = WaHR(i) (6・8)

ただし

明日 = [Wa1 , wa2 ,A ,waL f (6-9) 

R(i) = [1� (i)巧 (i)，A ， 九(i)f (6-10) 

一方等化器では，受信信号に対するレプリカ信号が生成される.M タップレプリカ生成器における

m 番目のタップの信号を αm(i)とし，これに対応するタップ係数を Wem とすると，レプリカ信号 Ye(i)は

以下の式で表せる.

Training 
Signal 

(a) AAA および、等化器タップ係数収束時
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創

・
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。 e2

(b) F町および、等化器タップ係数収束時

図 2 トレーニング信号区間での等価的な構成
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Ye(i) = We
H 
A(i) (6・ 11)

ただし

We = [wel ， w，ωA ,weMf (6-12) 

A(i) = [al (i), a2 (i),A ,aM (i)t (6-13) 

このレプリカ信号Ye(i)とアレーアンテナ合成信号Ya(i)の差から推定誤差信号 el(i)が以下のように生

成される.

el (i) = Ya (i) -Ye (i) (6-14) 

パラメータ推定器 1 では，この誤差信号 el(i)に基づき適応アルゴリズ、ムを用いてアレーアンテナお

よび、等化器のタップ係数を算出する.

(ゆ FFF および、等化器タップ係数収束

次にAAAのタップ係数をトレーニング信号区間の最後で、算出した値に固定してFFFと等化器の

タップ係数を収束させる.この場合の等価的な構成を図 2(b)に示す.N 素子フィードフォワードフィ

ノレタの n 番目の入力信号を cn(i)とし，これに対応するタップ係数を吻とすると，フィードフォワード

フィルタ出力信号yj(i)は以下の式で表せる.

y/i) = W
f 
HC(i) (6-15) 

ただし

Wf = [wfl ,W f2 ,A ,wjN f (6-16) 

C(i) = [cl(i), c2(i) ,A ,cN(i)t (6-17) 

一方等化器では， (6-4)式により受信信号に対するレプリカ信号 Ye(i)が生成される.このレプリカ信

号 Ye(i)とフィードフォワードフィノレタ出力信号yJi)の比較から推定誤差信号 e2(i)が生成される.

e2 (i) = Y f (i)ー Ye (i) (6-18) 

パラメータ推定器 2 では，この誤差信号 e2(i)に基づき適応アルゴリズムを用いてフィードフォワード

フィルタおよび、等化器のタップ係数を算出する.

(c) 繰り返し信号処理

上記のタップ係数算出処理を繰り返し行うことにより受信特性の改善が期待で、きる.具体的には，

FFF と等化器のタップ係数算出処理後，再び AAA と等化器のタップ係数を再収束させ，さらに

FFF と等化器のタップ係数についても再収束させる.

AAA と等化器のタップ係数を再収束させる場合には， FFF のタップ係数はトレーニング信号区

間での最後の値に固定し， (6・14)式の Ya(i)の代わりに FFF 出力である yj(i)を用いる.また， FFF と

等化器のタップ係数再収束時には AAA のタップ係数を固定して処理を行う.
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表 1 シミュレーション条件

項目 諸元

変調方式 QPSK 

AAA 8素子サーキュラー型

等化器， FFF 5タップ16状態DDFSE， 0.5T間隔 11 タップ

適応アルゴリズム RLS 

フレーム構成 トレーニング 32シンボル，データ 128シンボル

干渉局数

パス数(遅延量) 3 ( 0, 1T, 1 OT ) 

到来方向 希望波 0
0 , 600 

， 120。干渉波 30
0 , 900 

， 150。

(d) データ信号区間

データ信号区間では AAA のタップ係数は固定し， FFF と等化器のタップ係数のみ更新する.こ

の場合の動作は，トレ}ニング信号区間で、FFFと等化器のタップ係数を求める場合と同様で，等化

器でレプリカ生成を行う(6-4)式において， A(i)としてトレーニング信号の代わりに， DDFSE における

シンボル系列候補信号を用いることにより実現できる.

6.3 計算機、ンミュレーション

6.3.1 シミュレーション条件

分離処理型時空等化器の性能を評価するため計算機シミュレーションを行った.表 1 にシミュレ

一泊ン条件を示す.変調方式は QPSK とした .AAA は 8 素子のサーキュラー型，等化器は 5 タッ

プ 16 状態の DDFSE 型とした.等化器前段の FFF は 0.5T 間隔とし，タップ数は日とした.各タッ

プ係数算出時に用いる適応アルゴリズムは RLS アルゴリズムとした.フレーム構成はトレーニング

信号を 32 シンボル，データ信号を 128 シンボルとした.干渉局は 1 局想定した.パス数は希望波，

干渉波ともに 3 パスとし，各々の遅延時聞は 0， 1T, 10T とした.各パスは等レベルとし，フェージン

グはレイリーとした.到来方向については，希望波は 00 , 60
0 , 120

0 
，干渉波は 30

0 , 90
0 

, 

150
0

とした.

6.3.2 アレーアンテナ指向特性

図 3 に，この時空等化器で形成されたアレーアンテナ指向特性を示す.点線は静特性の場合で

あり，トレーニング信号長を 128 シンボルとしてアレーアンテナ指向特性を形成した.各パスにレベ

ル変動がなく，かっトレーニング信号長が十分であるため，干渉波および希望波の長遅延波(10η

に対して正確にヌノレを向けていることがわかる.
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アレーアンテナ指向特性例図 3

次に，フェージング下におけるアレーアンテナ指向特性を実線で図 3 に示す.各パスにレベル

変動があるため静特性時と比較してヌルが浅くはなるが，干渉波および希望波の長遅延波の方向

にヌノレが形成されていることがわかる.

6.3.3 平均 EbllÝ!。に対する BER特性

図 4 に平均 BER特性を示す.比較のため図 3 に示した静特性時のアレーアンテナ指向特性を

固定的に用いた場合の特性についても点線で示すこととする.静特性時のアレーアンテナ指向特

性を用いる場合と比較してアレーアンテナ指向特性形成が不完全となるため受信特性の劣化があ

るが， BER=10-3 に対する所要 EJNo の劣化量は 2dB以内に収まっている.

さらに，トレーニング信号区間で、のタップ係数算出処理を繰り返した場合についても図 4 に示す.

ここでは繰り返し数は 2 としているが，図 4より，静特性時のアレーアンテナ指向特性を固定的に用

いた場合とほぼ同等な受信 BER特性が得られていることがわかる.

6.3.4フェージング変動に対する BER特性

ここではフェージング変動に対する追従性を評価するため， 1 シンボル周期 Tで規格化した最大

ドップラ周波数/DTに対する BER特性を調べた.図 5 にその結果を示す.平均 EJNo は 15dBとし

た.AAA のアレーアンテナ指向特性形成の不完全性，および等化器における伝送路変動に対す
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る追従の不完全性により特性が劣化するが， fDT=1.0X 10-4まで、追従で、きることが明らかとなった.

これはシンボルレートを 10Msymbol/s とするとゐ=1000Hz に相当するため，実用的には十分な値と

ザG
h
え一

一
=
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6.3.5 シンボル同期精度に対する BER特性

等化器前段の FFF の効果を評価するため，シンボノレクロックの同期精度に対する BER特性につ

いて評価した.図 6 に結果を示す.ここでは FFF の効果を確認するため静特性時の固定パターン

を用いた.また，各パスの遅延時間はここでは 0， 4T， 10Tとした.図 6 より， FFF が同期ずれの影響

を補償し，土0.5 シンボ、ノレ以内の同期ずれに対して，良好な BER 特性が得られていることがわか

る.

ι土温室
移動通信において高速伝送を実現するために重要な時空等化技術について検討した.演算量

および回路規模を低減できる分離処理型時空等化器を提案し，その構成と動作を示した.トレー

ニング信号区間で、時空信号処理を繰り返し行う手法を提案し，受信BER特性が改善されること，ま

た，この改善により静特性時に生成したアレーアンテナ指向特性を用いる場合と比較して，ほぼ同
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等の受信特性が得られることを明らかにした.

今後の課題としては，実伝搬環境により近い伝搬条件を設定して詳細な評価を行い，システム

における有効性を明らかにすることがあげられる.
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第7章結論

本論文では， (i)同一周波数，同一タイムスロットをすべてのユーザが使えるような周波数利用の

高効率化， (ii)大量のデータを短時間で伝送するための高速化， (iii)音声や画像を品質良く伝送

するための高品質化という 3 つの特長を兼ね備えた究極的な移動通信システムを実現するため，

このシステムに必要な技術について検討した.

本論文の研究成果の総括を以下に示す.

(1) 包絡線制御型トレリス変調方式

包絡線制御を行い高電力効率化したトレリス変調方式として SE-TC8PSK と CE-TC8PSKを提案

した. SE-TC8PSK は TC8PSK に比べて消費電力が 15%程度低減でき， SE-TC8PSK が BPSK，

QPSK, TC8PSK, GMSK に比べて高品質伝送条件下では帯域，感度，電力効率という 3 つの特

性のバランスにおいて，より最適化された変復調方式であることが明らかになった.また，

CE-TC8PSK は SE-TC8PSKと比べて帯域が約 2 倍となる代わりに， TC8PSKに比べて消費電力が

約 112 となることを明らかにした.

(2) DS-CDMA-FFH 方式および CFDMA 方式

コード分割による多重化と周波数分割による多重化とを組み合わせた CHYB・DS-FFH を提案し

た.CHYB・DS-FFH には次のような利点がある. (i) FFH により 1 シンボルごとの周波数ダイパーシ

チ効果が得られる. (ii) チップ帯域が狭帯域であるため，変復調における処理動作周波数が低い.

(iii) 通常の DS-CDMA と比較して同一周波数を利用するユーザが少ないため干渉キャンセノレ数

が少ない.

多重化を行わず干渉が無い場合， 2 チップおよひ、 4 チップの CHYB-DS-FFH では，それぞれ 2

ブランチおよび4ブランチの周波数ダイパーシチ効果が確認できた.4チップの場合平均BER10-2

となる所要平均 Eb/No は 8dBである.

空間ダイパーシチを併用した場合には，その効果は大きく，多セノレ低干渉条件(MHF) では，

BER=10-2 となる所要 EJNo は 8dBとなる.また，さらに干渉条件が厳しい多セル高干渉条件

(MFL)のケースでも平均 Eb/No=14dB を達成できる.

動特性については平均 EJNo=15dB とした場合，チップ数 K=4， 空間ダイパーシチブランチ数

L=2 の MHF では， fD=20Hz 以下となる.

非線形キャンセラを用いた検討も行った.この場合，平均BER10・2となる平均EJNoは，干渉無し
に対して，干渉有りの条件で 2dBの劣化ですむ.また，平均 BER10・2 となる最大ドツプラ周波数β

として 30Hz を達成できる.

CHYB-DS-FFH をより一般化した CFDMA を提案した.構成例として FH を用いる方式およびマ

ルチキャリア伝送を用いる方式を示した.動的なフェージング条件で， (i)K=2 , L=2 の場合，多セノレ

高干渉条件(MFL) において，平均EJNo=15dB で平均 BER10-2 となるfDは 60Hzとなる. (ii)また，

干渉条件を緩和した多セノレ低干渉条件(1\居IF)においては，平均 EJNo=15dB で平均 BER10-2 と

なるかは 140Hzとなる. (iii)同じく，問IFの干渉条件において，さらに，高速追従性を得るためK=4
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とした場合には， Pe=lO-2 となるβは 300Hz となる.ただし， K=4 とした場合には高速追従性が得ら

れるが，多重化数も増加するため，キャンセノレすべき干渉数が増加する.このため， MFL およびさ

らに厳しい干渉条件を想定した場合には，非線形干渉キャンセラにおける演算量が増大すること

を考慮しなければならない.

また，局間同期にずれがある場合の干渉キャンセル手法を提案し，平均 BER特性を明ら

かにした.ヒットする 2 つのチャネル群を合成したレプリカを生成する方法では， O"-'Tc の

どの同期ずれに対してもLlt=O の場合とほぼ同等の平均 BER 特性が得られた.

(3) 低ピークマルチキャリア伝送方式

移動通信における高速伝送の実現のため，マルチキャリア伝送におけるピーク電力を低減した

低ピークマルチキャリア伝送方式を提案した.この方式について送受信機構成を提案し，受信

特性を明らかにした.

提案したピーク低減手法により， 4 波のマノレチキャリア信号において 2dB， 8 波のマルチキャリア

信号において 4dBピークが抑圧できることを明らかにした.

ピーク抑圧信号を挿入することにより BER=lO-3 で E，jNo は ldB劣化するが， MLSEを用いる場

合には，所要 Eb/No特性の劣化はほとんどない.
(4) 時空等化技術

移動通信において高速伝送を実現するための重要な技術で、ある時空等化技術について検討し

た.演算量および回路規模を低減できる分離処理型時空等化器を提案し，その構成と動作を示し

た.

静特性時のアレーアンテナ指向特性を用いる場合と比較して， BER=10-3 に対する所要E，jNoの
劣化量は 2dB以内に収まる.

トレ}ニング信号区間で時空信号処理を繰り返し行う手法を提案した，この手法により受信 BER

特性が改善され，静特性時のアレーアンテナ指向特性を用いる場合とほぼ同等の受信特性が得

られることを明らかにした.
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略語表

CDMA: Code Division Multiple Access(符号分割多元接続)

DS: Direct Sequence(直接拡散方式)

FFH: Fast Frequency Hopping(高速周波数ホッヒ。ング)

QPSK: QuatemarγPhase Shift Keying (4 相位相シフトキーイング)

QAM: Quadrature Amplitude Modulation(振幅位相変調)

TFM: Tamed Frequency Modulation 

GMSK: Gaussian-filtered Minimum Shift Keying 

CPM: Continuous Phase Modulation 

TC8PSK: Trellis-Coded 8 Phase Shift Keying(トレリス符号化 8 相位相シフトキーイング)

EC: Envelope Control(包絡線制御法)

SE-TC8PSK: Smoothed Enve10pe TC8PSK(平滑化包絡線 TC8PSK)

CE-TC8PSK: Constant Envelope TC8PSK(定包絡線 TC8PSK)

BER: Bit Enor Rate(ピット誤り率)

MLSE: Maximum Likelihood Sequence Estimation(最尤系列推定)

DDFSE: Delayed Decision Feedback Sequence Estimation 

BPSK: BinarγPhase Shi合 Keying(2 相位相シフトキーイング)

LSA-BC: Linearized Saturation Amplifier with Bidirectional Control 

FDMA: Frequency Division Multiple Access(周波数分割多元接続)

CHYB-DS-FFH: Coherent Hybrid DS-CDMA-FFH(コヒーレントハイブリッドDS-CDMA-FFH 方式)

RLS: Recursive Least Squares(逐次最小 2 乗法)

CFDMA: Code Frequency Division Multiple Access 

SFH: Slow Frequency Hopping(低速周波数ホッピング)

IFH: Inter1eave Frequency Hopping 

AAA: Adaptive AITay Antenna 

FFF: Feed Forward Filter 
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