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内容梗概

本論文は、ディジタル無線通信におけるダイパーシチ技術について、著者がこれま

で、に行ってきた研究成果をまとめたものであり、以下の 7 章で構成している。

第 l 章は、序論であり、研究の背景、これまでの研究と課題ならびに本研究の概要

について述べる。

第 2 章では、ディジタル通信においてフェージング時の回線品質を補償するための

ダイパーシチ方式としてスペースダイパーシチ、周波数ダイパーシチ、時間ダイパー

シチの役割と問題点の所在について述べる。また、ディジタルマイクロ波方式の中継

装置および端局装置の装置構成法について記述する。

第 3 章では、ディジタル無線方式の回線品質が帯域内振幅偏差の劣化によって主と

して発生し、従来アナログ方式で使用された複数チャネルの受信電力の同時確率分布

の理論式による推定法は使用できないことを示し、周波数ダイパーシチについて回線

断率の改善効果を複数無線チャネル聞の帯域内振幅偏差の同時確率分布を用いた新し

い推定法を提案する。また、実回線の実験結果と比較し妥当性を明らかにする。また、

マルチキャリア伝送方式において予備回線の複数マルチキャリアへ切替えるマトリク

ス切替構成を提案し回線品質の改善効果を明らかにする。

(参考文献 A-2, A-3) 

第 4 章では、マルチキャリア無線方式において従来共通制御ノッチ検出形最小振幅

偏差合成スペースダイバーシチが使用されていたが、周波数特性が高速で激しく劣化

する長距離海上区間の場合には合成位相制御を精度良く追随できないため各波で個別

に同相合成スペースダイバーシチを行う各波個別制御同相合成スペースダイパーシチ

の構成法を提案しシミュレーション計算により改善効果を明らかにする。また、従来

日f方式では、無限移相器として誘電体板回転型無限移相器が使用されてきたが導波管

形であるため大形でありサーボモータによる機械的駆動制御のため制御速度に限界が

あり寿命が短いという欠点があったが、本章では入力信号を 90
0

の位相差で分岐し適

当な振幅比でベクトル合成する新しい回路構成を提案し、デュアルゲート FET を用い

た無限移相器の構成技術およびマルチキャリア無線方式で有用となるワンチップ位相

合成器の構成法について理論計算と実験結果により明らかにする。

(参考文献 A-l , A-7) 



第 5 章では、従来の誤り訂正方式においてはパリティピットを自回線に挿入するた

め情報伝送速度が低下するとともに、無線回線で生ずるパースト誤りのためランダム

誤り訂正符号では改善効果が小さく、インターリープやパースト誤り訂正符号が必要

となり、回路構成が複雑であり遅延時聞が大きくなるという欠点が存在することを示

す。これを改善する手法とし、現用回線の複数回線データを情報ピットとし予備回線

にパリティピットを伝送して受信側で誤り訂正する誤り訂正方式を提案し、回線品質

改善効果を理論解析する。また、ランダム誤り訂正符号としてハミングSEC-DED組織

符号および自己直交符号の適用を検討し、シフトレジスタ挿入によりブロック内の誤

り発生をランダム化する新しい構成を提案し改善効果を実験的に明らかにする。

(参考文献 D-2)

第 6 章では、変復調器を集中配置し、無線信号を光ファイバ内に閉じこめて伝送す

る集中制御スペクトル分配制御方式を提案する。また、集中基地局と無線ゾーンに設

置された無線基地局の間で無線信号を伝送する方式としてファイパ無線方式の課題で

あるダイナミックレンジ拡大技術について述べ、無線ゾーン間の切替を行うデリパリ

スイッチの構成法および、呼損率の改善効果について明らかにする。さらに、隣接無線

基地局とのサイトダイパーシチを構成するセル間ダイパーシチを提案し、シミュレー

ション計算により改善効果を解析する。

(参考文献 A-4， A-5, A-6) 

第 7 章は、結論であり、本研究で得られた結果の総括を行う。
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第 1 章序論

1. 1 研究の背景

近年増加しているディジタル通信の需要に応えるため、従来のFM方式に代わって，

16QAM ディジタルマイクロ波方式(4/5/6G-200M) が導入され長距離伝送路のディジタ

ル化が推進されたIII-[710 その後、全国的にディジタル化するためには鹿児島~沖縄のよ

うな長距離海上区間でも回線品質を保証できる無線方式が必要となり、フェージング

に対する耐力の向上を図るため、マルチキャリア伝送[8] ，[9]や新しいアルゴリズムによる

スペースダイパーシチやトランスパーサル形自動等化器、干渉補償器等のフェージン

グ補償技術を開発する必要があった。

さらに将来に向けてより一層の伝送容量の増大，経済化を図った無線システムの開

発が必要であり、また，マイクロ波帯においては、限られた周波数を有効に利用する

ため周波数利用効率の高い方式構成が要求された口

周波数利用効率の向上ならびに大容量化を達成するためには多値化を進める必要が

あり 256QAM方式の研究開発が進められた[叫[11]0 256QAM変調は、従来の 16QAM 変

調に比べて伝送容量を倍増するものであるが、多値化に伴い復調器では所要C/N が厳

しくなり，変調器の変調位相誤差，搬送波キャリアジッタの所要特性が厳しくなる[問。

また，多値変調信号を長距離伝送する場合，伝送路で発生するフェージングの影響を

受けやすく，フェージング波形歪，干渉雑音を低減するための改善策が必要となる。

フェージング波形歪を改善する技術としては、回線品質を満足するためにはさまざま

な方法を考えなければならないが、ダイバーシチは、ディジタル方式においてもアナ

ログ(刊の方式と同様に必要な技術である。さらに、ディジタル無線方式の高信頼化の

ため超マルチキャリア技術や誤り訂正および送信電力制御等のフェージング補償技術

が開発された[叫[1410

一方、情報化社会の進展とともにネットワークで伝送される信号は多様化、高速化

に加え国際化の要求があり、通信ネットワークは電話中心のインタフェースからISDN

を提供するための新しい中継伝送インターフェースが必要となった。国際電気通信連

合 (ITU)において、高速広帯域サービスに必要とされるインタフェースの標準化が1988

年 11 月に行われた。このインタフェースは、 SDH(Synchronous Digital Hierarchy) と呼

ばれ、 SDH対応無線方式では、 SOH(SectionOver Head) として定義される付加ピットを

端局間で伝送し、回線切替情報や監視制御情報を転送する機能を有する[凶]ー[問。このた

め、中継装置では伝送速度が異なるだけではなく同期方式および監視制御の構成法が

従来とは異なる。特に周波数ダイパーシチを実現する回線切替構成においても回線監

視法や制御情報転送で従来とは異なった方法となる。このため 16 QAM および 256



QAMの4 ・ 5 ・ 6GHz帯長距離無線伝送方式および8PSKの 11/1 5GHz帯短距離無線方式に

おいてSDH対応の無線方式の開発を進め、平成元年以降全国に導入することになった

。
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1. 2 これまでの研究と新しい課題

ダイパーシチ方式は、基本的には複数のアンテナまたはチャネルを用意して合成ま

たは切替により回線品質を改善する技術であり、フェージングの影響を軽減する最も

有効な技術である。ディジタルマイクロ波通信方式では、複数無線チャネル間での切

替等によりダイパーシチを行う周波数ダイパーシチ、離れた場所のアンテナの受信信

号を合成するスペースダイバーシチは、改善効果が大であるため従来のアナログ(FM)

方式においても適用例が多く、多値変調ディジタル方式で、は重要な技術で、ある [2210 ま

た、多値変調ディジタル方式では、誤り訂正方式を適用し回線の定常時のピットエ

ラー(残留ピットエラー)の改善を行なっている。この場合、ピットインターリーブ

を併用することがあり一種の時間ダイパージチと考えることができる。

多値変調方式ではフェージング波形歪の影響を軽減するためマルチキャリア伝送方

式を採用している。マルチキャリア伝送方式は ディジタル無線のフェージング時の

伝送特性が帯域内振幅偏差で支配的に決定されることに注目し l 変調波当りに受け

る帯域内振幅偏差を小さくすることによりフェージング時の伝送特性を改善させた方

式であり，周波数選択性フェージングに対して大きな改善効果を得ることができる [8]，

[9]。また，復調器にはトランスパーサル形自動等化器を適用し，波形歪を低減する技術

も使用される[お]0

( 1 )周波数ダイバーシチ

周波数ダイバーシチは周波数の異なる予備回線を用意しておきフェージング時に

は現用回線を予備回線に切替えることにより回線断を救済する方式である閉店]。マル

チキャリア伝送方式の回線切替については，予備チャネルも複数のキャリアで構成さ

れるため従来とは異なる種々の方法が考えられ，最適な切替法は，その効果および経

済性を見て決定する必要がある。このためにはディジタル無線方式における周波数ダ

イパーシチ効果を明らかにする必要があった。従来、アナログ方式では、受信電界分

布にm分布を仮定して、複数回線の受信電力分布の同時断率を求めることにより回線

切替効果(周波数ダイバーシチ効果)を推定する手法が提案されており[湖、回線設計

に使用されてきた。フェージングの影響については、 FM方式では受信レベルの低下に

よる雑音の相加が問題であったが、ディジタル方式では周波数選択性フェージングに

より生ずる波形歪が問題となる [27]， [28]。このため、周波数ダイパーシチ効果は、異なる

無線チャネルにおける周波数振幅偏差の同時確率分布を考慮した新しい手法の確立が

2 



課題となる。

( 2 )スペースダイバーシチ

スペースダイバーシチ(SD)は，異なる位置に設置した 2 つの受信アンテナの受信波

を合成してフェージングによる受信電力の低下および周波数特性の劣化を補償する最

も有効な補償技術である。従来，アナログ方式では受信電力が帯域の中心付近に集中

したスペクトルであるためスペースダイバーシチとしては帯域周波数の中心で合成後

のレベルが最大となるように合成する同相合成SDが適用されてきた。一方，ディジタ

ルマイクロ波方式は波形伝送であり全受信帯域で平坦な周波数特性が必要とされるた

め、合成後のスベクトルの両端における電力をフィルタで抽出し帯域内振幅偏差が最

小になるように SD合成位相を制御する SD合成アルゴリズムの改善した [29] ， [3010 一方，

フェージング時の伝送特性を向上するために複数のキャリアに分割して伝送し変調波

1 波当たりの伝送周波数帯域を狭めてフェージングによる周波数特性の劣化を低減さ

せるマルチキャリヤ伝送技術が適用された。マルチキャリア方式で前記の手法を使用

する場合、装置規模がマルチキャリア数だけ増大するため新たにノッチ検出形SD方式

が適用された。このアルゴリズムは、 SD合成後の受信レベルをマルチキャリア毎に検

出し、そのうち最小受信レベルに着目して改善される方向に無限移相器を制御するこ

とにより最適合成位相を見つけ出す方法である。しかし長距離海上区間のように反射

波遅延時間が短くフェージング条件の厳しい場合には周波数検出点の数が限られるた

め全てのキャリアについて帯域内振幅偏差を十分改善できない場合が観測されたD こ

れを改善するため、各波で個別に同窓合成を行う方法を検討する。しかし、装置が膨

大となるため、改善効果を明らかにしてから比較検討のうえ導入判断する必要があっ

た。また無限移相器の制御は、マイクロプロセッサを用いて行っていたため制御速度

には限界があり、長距離海上区間のように高速なフェージングが発生する場合には対

応できないことが考えられる。

このためマルチキャリア伝送技術におけるスペースダイパーシチによる瞬断率の改

善効果を明らかにする必要となり、さらにSD合成の制御位相速度の所要値を推定する

必要があった。従来、スペースダイパーシチの改善効果の推定は、受信電力分布に相

関のあるガンマ分布を仮定して帯域内振幅偏差の確率分布を求める手法が提案されて

いる [3九この方法では、シングルキャリアの最適制御SD合成後の帯域内振幅偏差は求

めることはできたが、マルチキャリアの共通制御による各波の帯域内振幅偏差の改善

効果の解析に使用することはできなかった。

各波個別制御スペースダイバーシチにおいては無限移相器が小型化のキーデバイス

である。無限移相器は O~360。の位相角を連続，エンドレスに可変できる特徴があ

るためスペースダイパーシチフェーズドアレイ等の分野で広く用いられる。従来，
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無限移相器として導波管構造の誘電体板回転形無限移相器が主として使用されてきた

[2210 しかし，導波管構造のため装置が大形化する上に誘電体板をサーボモータによっ

て回転させることにより位相制御を行なっているため位相制御速度に限界があり，寿

命が短かいという欠点があった。また，小形化を目的にマイクロ波IC化を図った無限

移相器としてハイブリッドトランスと PINダイオードを用いた無限移相器が報告され

ている [32] ， [33] が、これらもまた小型化の上で問題があった。

( 3 )誤り訂正(FEC)技術3引35]

移動通信の分野では制御情報伝送にCRC符号等が広く使用されていた。固定無線方

式および衛星通信方式においても多値変調技術は、フェージング時の回線品質を向上

するため実回線においても適用されている [2山叫[4九多値変調方式においては機器の不

完全性、等化器の残留歪による符号誤りを回C を用いてほとんど誤りが無い状態にす

ることができる。四C は、大規模なディジタル信号演算を必要とするため、高速信号

伝送を行う固定マイクロ波通信方式では、使用することが困難であったが、 LSI回路技

術の発展により高速度な信号処理と大規模な回路構成が可能となり、固定通信の分野

でも FEC を導入できるようになったo FEC は、一般に冗長ピットの伝送ため、送信側

において符号伝送速度を上昇させて自回線に多重して伝送し、受信側では、誤り訂正

後、冗長ピットを除いて出力する。このため、情報ピットと冗長ピットの誤りが同時

発生する場合が多いためピットエラーが大きい場合には FEC による誤訂正が行われ

BER を劣化させる場合がある。 FEC フレーム内の多重誤りを防止するためインター

リーブによりランダム化して誤り訂正する方法があるが、遅延時聞が増大し装置規模

が大きくなる。一方、マイクロ波方式では、従来からフェージングによる瞬断を救済

するためフェージング回線の現用回線を予備回線に切り替えて救済する回線切替装置

が使用されている。この場合には、周波数数の離れた予備回線に冗長ビットを伝送す

ることにより、現用回線と予備回線のピットエラーが同時発生することは少ないと考

えられるため、誤訂正となる場合は少ないと考えられる。

( 4 )セル間ダイバーシチ

移動無線の分野では、近年、携帯電話およびPHS の需要が急速に伸びている。加入

者の増大に対処するため経済的な新しい移動通信方式の研究が行われている[叫[4710 周

波数軸および時間軸上での加入者のアクセス法として TDMA (Time-division Multiple 

Access)方式， FDMA (Frequency Division Multiple Access) およびCDMA (Code-division 

Multiple Access)が研究され周波数有効利用の見地から比較検討されている。また、加

入者の増大に対処するためセル半径を小さくして周波数の繰り返し有効利用を行うこ

とにより、限られた使用チャネルを多くの無線ゾーンで再利用するマイクロセル方式

の研究が進められている[綿]。無線基地局~携帯端末間の距離を縮小できるため、送信
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機の送信電力を低下させることができる。マイクロセル方式では携帯端末の小型軽量

化を図ることができる一方で無線基地局の数が増大するため無線基地局の経済化を図

る必要がある。

大ゾーン方式では、呼の発生は平均化され時間変動は少ないと考えられるが、マイ

クロセルでは、呼の発生の時間変動は大であると考えられる。呼の発生はマイクロセ

ルの無線基地局で分散処理で呼接続しなければならないため無線基地局ではピークト

ラヒックに備えてチャンネル数を用意する必要がある。また、携帯端末が無線ゾーン

をまたがって移動した場合は、通話を継続させるため隣接無線ゾーンに回線を切り替

えるハンドオーバを行う必要がある。マイクロセル化によりセル半径は小さくなるた

めハンドオーバの頻度が増大する。ハンドオーバでは、隣接無線基地局へ切替るため

に受信データ信号が中断するためデータ通信においては支障があると考えられる。

CATV方式の分野では同軸伝送方式が発達している。しかし、伝送容量に限界があ

り伝送損失が大きく加入者数にも限界がある。一方、光ファイバ伝送方式は、広帯域

伝送であり分配網で優れた伝送特性がある。レーザダイオードの動作速度、線形性、

RIN は、近年大幅に改善されてきたO サブキャリア (SCM)伝送方式は、簡易な回路構

成と低価格のため広い適用領域があると考えられるI415210

このような技術動向と、制御局装置 (CS) と基地局装置 (BS) との聞の新しい網構成

として SCM技術が注目され始めた。変復調器を集中基地局に集中配置し、サブキャリ

ア光伝送技術を用いて各無線基地局~集中基地局間で無線変調信号を伝送することに

より、基地局の小型、軽量化を実現する方法が提案されている [53]-[65]0 集中基地局に変

調器を集中配置し、変調信号を複数の無線ゾーン聞に切替えて分配することにより複

数のマイクロセルで共用することによりマイクロセルで発生した急激なトラヒックは

平均化され集中制御内の複数マイクロセルで吸収することができるO

変調信号の切替にはアナログスイッチが必要であり、トラヒックの改善効果は多マ

イクセルでの共用が必要となる。このため多入力多出力スベクトルデリパリスイッチ

(SDS)が必要であり、他のマイクロセルの信号はスイッチのアイソレーションにより干

渉信号となるため高アイソレーション特性が要求される。

1. 3 本研究の概要

本論文では、ディジタル無線方式におけるダイパーシチについて装置構成法を含め

ての課題を克服する技術について述べる。本論文については、以下の項目について検

討する。

(1)固定無線通信におけるフェージングが波形伝送に及ぼす影響の明確化

(2)選択性フェージングに対する各種ダイパーシチの設計法
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(3)移動通信のマイクロセル方式における回線品質向上のためのセル間ダイパーシチ

の構成法

(4)スペースダイバーシチ回路構成技術として無限移相器の回路構成法およびスペク

トル分配制御技術のキーデバイスであるスペクトルデリパリスイッチ (SDS)の構

成法

(1)および (2)については現在運用されている256QAM無線方式(4/5/6G-300M方式)およ

び 16QAM 無線方式( 4/5/6G-150M-E 方式)等の SDH ディジタルマイクロ波無線方式に

関係し、 (3)についてはPHS 等の移動無線システムに関係し、(4)はディジタル無線方式や

フェーズドアレーアンテナに関係する。

第 2 章では、ディジタル無線通信においてフェージング時の回線品質を補償するダ

イパーシチ方式として、スペースダイパーシチ、周波数ダイパーシチ、時間ダイパー

シチの重要性と課題について述ベディジタルマイクロ波方式の無線中継装置および無

線端局装置の構成法について述べ本研究の意義を明確化する。また、 CCITTで標準化

されたSDH(synchronousDigital Hieracy)に対応する無線中継装置および無線端局装置の

構成法について述べる。

第 3 章では、周波数ダイパーシチについて、回線断率の改善効果の推定法を提案し、

マルチキャリア伝送方式における回線切替効果を明らかにする。

ディジタル無線方式の回線断率の推定法としてはディジタル無線方式が波形伝送

であることから帯域内振幅偏差の発生確率に基づいて行われている。周波数ダイパー

シチ効果を明らかにするため、まず帯域内振幅偏差が許容値を超える確率をナイキス

ト周波数帯域の 2 周波数の受信電力分布の比の結合密度関数を積分することにより算

出し，次に異なる 2 無線チャネルの帯域内振幅偏差が同時に劣化して許容値を超える

確率を算出する手法を用いる。

フェージングの緩やかな場合は、周波数相関係数が周波数に対して指数関数となる

と仮定できる。この場合には、結合m分布は比較的簡単な確率分布式で、記述で、きるた

め従来の方法で数値計算により解析できる。帯域内振幅偏差の累積分布を理論計算す

るため受信電界分布がm分布に従うとき受信電界の比の分布を 2 周波数における結合

m分布の式から理論解析した口

フェージングの厳しい場合は一般に周波数相関係数は周波数の 2 乗の指数関数であ

ると報告されており，更に海上伝搬路のように反射波が強い区間では周波数相関係数

は直接波と反射波の遅延時間差により ある定まった周波数差で強い相関を示す。こ

のような強反射区間の周波数相関係数は 3 波マルチパスフェージングモデルによる
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理論式で推定できる。本論文では 3 波マルチパスフェージングモデルを仮定したシ

ミュレーション計算により周波数ダイパーシチ効果を明らかにする。

さらに，マルチキャリア方式の各種回線切替構成法を提案し、 3 波マルチパス

フェージングモデルによるシミュレーション計算により周波数ダイパーシチ効果を明

らかにした。また，海上区間の実伝搬路で異なる周波数の複数チャネルの受信電力を

同時測定することにより受信電力の周波数相関係数および同時確率分布を実測し，本

検討結果の妥当性を確認する。

第 4章では、マルチキャリアのスペースダイパーシチとして各波で個別にスペース

ダイパーシチ合成田路を用意して各波に適合した位相条件で合成する各波個別同相合

成SD方式について改善効果を明らかにする。本論文では、 3 波合成フェージングモデ

ルにより受信電力および帯域内振幅偏差の発生確率をシミュレーション計算により理

論計算し改善効果を検討した。また、フェージングの変化速度に対して向相合成ス

ペースダイパーシチの所要移相制御速度を理論的に推定するとともに実験により理論

解析の妥当性を確認する。その結果、マルチキャリア方式のスペースダイパーシチと

して各波個別同相合成による方法が優れていることを示す。

また、スペースダイバーシチ合成田路の構成法について検討し、 MIC化を可能とす

るため入力信号を90
0

の位相差で 2 分岐し適当な振幅比でベクトル合成する回路構成

を提案する oRF帯無限移相器としてMIC化で生ずる損失の低減のため能動素子である

デュアルゲート GaAsMES 回Tを用いた新しい回路構成を提案し制御特性について解

析を行う。また、マルチキャリアでの回路数の増大に対処するためワンチップIC化無

限移相器の構成法について検討する。

第 5 章では、誤り訂正方式を併用した時間ダイパーシチとして、全無線チャネルで

伝送される情報のパリテイを予備伝送路に乗せて送出し，伝送路で発生した符号誤り

を受信点で訂正する符号誤り訂正方式を提案し，その効果を明らかにする。ディジタ

ル無線通信方式では多くの無線チャネルを使用して信号の伝送を行なっているが，こ

れらのチャネル間では，符号誤りは降雨によるものを除けば，互に独立であり，同時

発生の確率は低く，むしろ反相関の場合もある。このため，無線チャネル聞に跨った

情報を一つのブロックとして符号化を行なうことにより符号誤りのパースト性を低下

させることが可能であり，ランダム誤りに対すると同等なレベルにまで改善効果の向

上が期待できる。本論文では、まず16QAM方式でのパースト誤りの発生を実験結果に

より明らにし、誤り訂正符号としてランダム誤り訂正符号であるハミングSEC-DEDお

よび自己直交符号を採用し、誤り訂正ブロック内で誤りをランダム化する構成を提案
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する。

第 6 章では、マイクロセル方式においてトラヒックの需要に柔軟に対処するためマ

イクロセルの無線基地局に置かれた変調器を集中基地局に集中配置し、無線基地局と

の聞の光ファイパに直接無線信号を伝送する集中制御スペクトル分配制御方式を提案

し、呼損率の改善、セル間でのハンドオーバ、サイトダイパーシチ等について改善効

果を明らかにする。まず、光伝送路について伝送損失と NF (雑音指数)について述べ

LD (レーザーダイオード)の電気信号入力電力と受信光電力と CNR特性の関係につい

て解析を行なう。 SCM光伝送をマイクロセルに適応して複数の携帯端末からの電波を

受信する場合には受信レベル差のため受信レベルの小さい受信波が大きな受信波によ

る相互変調査に弱いという課題がある。この課題を解決する光伝送のダイナミックレ

ンジ拡大技術としてプリディストー夕、 FM2 次変調、 SEFA(SignalExtraction and Freｭ

quency Arrangement)、 LCS(Signal-level compression)法を提案し、ダイナミックレンジの

改善効果を実験により明らかにする。さらに、本技術のキーデバイスである高アイソ

レーション化スペクトルデリパリスイッチ(SDS) を IF帯およびRF帯で構成する方法に

ついて提案し、試作結果について述べ、本方式の装置構成法を明らかにする。
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第 2 章 各種ダイバーシチ方式の役割と問題点の所在

2. 1 序言

多値変調ディジタルマイクロ波方式の技術の所在と課題を示し、フェージング補償

技術としてダイパーシチ技術が重要であることを述べ、その課題および、ディジタルマ

イクロ波方式の中継装置および無線端局装置の構成法について述べ、本研究の意義を

明確にする。

2. 2 ダイバーシチ受信方式における検討課題

2.2.1 フェージング補償技術

ディジタルマイクロ波の研究開発は、周波数利用効率の向上とそれに伴うフェージ

ング補償技術、それを実現するための回路技術であった。ディジタルマイクロ波方式

の技術的課題を図 2.1.に示す。周波数利用効率の向上ならびに大容量化を達成するた

めには多値化を進める必要があり多値化に伴い復調器で、は所要C/N が厳しくなり，変

調器の変調位相誤差，搬送波位相ジッタの所要特性が厳しくなる。また，多値変調信

号を長距離伝送する場合，伝送路で発生するフェージングの影響を受けやすく，

フェージング波形査，干渉雑音を低減するための改善策が必要となる。

所要の変調位相誤差特性を得るためには多値変復調器の各種回路の高精度化を図る

必要がある。また所要の位相ジッタ特性を得るためには送受局部発振器の高安定化の

必要がある。

多
値
化

【目的] 【技術] 【課題】

①多値変復調技術多値変調、多値識別|・振幅、位相誤差低減
ロールオフ整形 |・搬送波位相ジッタ低減
搬送波再生 |・識別器ドリフト補正
誤り訂正技術

②波形歪補償技術:マルチキャリア
自動等化器

③干渉補償技術:交差偏波補償
FM干渉補償

-小形、経済化
.高精度等化
・非最小位相推移
・フェージングの等化

.周波数特性の補正
・高精度等化

④夕、イパーシチ技術:周波数ダイパーシチト合成法の高精度等化
スペースダイパーシチ

て十一「 ・高出力、高効率化
⑤電力増幅器:歪補償 | ・補償効果の増大

⑥アンテナ技術 -広角特性の改善
. XPDの改善

図 2. 1. ディジタルマイクロ波方式の技術的課題
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フェージング波形歪の対策技術としてダイパーシチおよび自動等化回路がある。ダ

イバーシチとは、互いに相関が小さく品質劣化が同時に発生しない 2 台以上の受信器

を用意して、その出力を選択または合成することによりフェージングの影響を軽減す

るものである。相関の小さい複数の受信入力を得る方法による分類から、周波数ダイ

ノ Tーシチ、スペースダイパーシチ、時間ダイバーシチ、偏波ダイパーシチ、指向性ダ

イバーシチ等がある。

また、フェージング波形歪の影響を軽減するためにはマルチキャリア伝送形式が有

効である。マルチキャリア伝送形式は狭帯域変復調器を多数個使用し，各変調波にお

ける周波数特性劣化の影響を等価的に小さくするものである。例えば，伝送速度を 11

4 にした場合は従来方式(シングルキャリア方式)に比べ振幅歪では4倍，遅延歪では

16倍のフェージングまで許容することができる。また，復調器にはトランスパーサル

形自動等化器を適用し 波形歪を低減する。

多値変調信号は交差偏波干渉およびFM方式からの干渉が問題となり交差偏波干渉

補償器およびFM 干渉補償器の開発が必要である。

また，多値振幅変調では最大振幅を有する変調信号に対しても十分な線形動作を行

う電力増幅器が必要であり，熱雑音低減のため所要送信電力が増大する。さらに，マ

ルチキャリアの共通増幅のためには混変調歪雑音を低減するためさらに高い飽和電力

を必要し所要パックオフが増大する。このため高出力増幅器の開発が必要であり，こ

のような高い飽和電力を有する増幅器については実用性に問題があるため非線形歪補

償の技術を適用した。

2.2.2 回線品質規格

アナログ方式とディジタル方式では回線品質の設定が異なる。表2.1 は国際電気通信

諮問委員会(CCIR)における回線規格を示したものである。アナログ方式の回線品質は

長時間規格が厳しく長時間規格が満たされれば短時間規格は満たされる。一方ディジ

タル方式の回線品質は短時間規格で制限を受け短時間規格が満たされれれば長時間規

格は満たされる。従って、ディジタル方式ではフェージング時の回線品質が問題であ

る。ディジタル方式の特徴を以下に示す。

(1)瞬断を発生させる原因は熱雑音よりも波形歪によるものが支配的で、特に大地、

海面等の反射波による周波数選択性フェージングの影響が大である。

(2)干渉においても短時間規格が問題となり、特にフェージング時の交差偏波識別度

(XPD)を改善する必要がある。

(3)スペースダイパーシチはフェージングにより低下した信号レベルの改善のみで、な

く、帯域内振幅偏差の発生を抑圧するため効果が大である。

(4)ディジタル方式では、デジタル符号処理回路技術を使用した自動等化器を適用す

ハ
U
1
1
 



表 2.1 回線品質規格

方式
瞬断規格

長時間規格 短時間規格
不稼働規格

いかなる月の0.4 %に

おいても 1分間平均の符
いかなる月の0.054%に

1年間の99.7 %の時間

号誤り率が10-6以下であ
において以下の規格を

ディジタル方 ること (DM規格)
おいても 1秒間平均の符 満足すること

式 ピット誤りを含む秒数
号誤り率が10-3以下であ (1 )10秒以上継続する回

はいかなる月において
ること (SES規格) 線断がないこと

も 0.32%を越えないこ
(2)同期が外れていな

と但S規格)
いこと

いかなる月においても l フェージングの多い 1 ケ
分間平均評価値をとっ 月の0.01% 以上に対し

アナログ ても 20% 以上 無評価雑音が5msの積
方式 が7500pWを越えないこ 分時間で測定

と し 1 ，000，OOOpWを越えな
いこと

ることができ大きな改善効果が得られる。

(5)周波数ダイパーシチは、デジタル回路技術により構成することができ、符号誤り

無しで予備回線に回線切替して現用回線の回線品質を救済する無瞬断同期切替技

術により改善できる。

2.2.3 周波数ダイバーシチ

周波数ダイパーシチは、図 2.2. に示すように周波数の異なる複数の送信信号を送信

し受信側で回線品質が良好な方を選択し切替るものであり、離れた周波数における受

信電力の周波数相関係数が低下することにより実現する。ディジタル方式では、周波

数ダイパーシチの回線切替を無瞬断で行うためには送受信間の遅延時間差を合わせて

から切替える無瞬断同期切替技術が必要となる。

マイクロ波帯の固定無線通信において周波数差がムf(悶Iz)離れている 2 波の受信電

力の相関係数 P �. f は次式で与えられる [2210

P!J.f =州主詳(/lf)2 ~ 
マ I C I 

(2.1) 

ただし、 c は光速 (3 X lOiOcmJs)で、あり、 σle は大地反射波がある場合の実効的な電波

光路長の標準偏差であって、次式で与えられる。
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σ1 = 29.S(凡4GHz)063/JE

k= 石市立)
re: 大地の実効反射係数

1 :直接波と反射波の光路長差 (cm)

である。 PR.4GHz は 4GHz レイリーフェージング発生確率であり、 P R は着目する周波数
におけるレイリーフェージング発生確率である。図2.3. は、実効反射減衰量2.2dB のと

きの周波数相関係数 ρðf の計算値である。

周波数ダイパーシチは、周波数軸上つまり複数の無線チャネルで冗長を持たせるた

め周波数利用率を低下させる。周波数選択性フェージングでは、フェージングのノッ

チ周波数において回線が劣化していると考えられるため、 N 回線の現用回線に予備 1

一一--ÞOー

受信レへやル

\ノ f :周波数
切替

図 2ユ周波数ダイパーシチの構成

p=司2.2dB

β
6
A
2
 

0

乱

0
0

緩
経
駆
回
枠
制
梢
M
R
E

。

。 100 200 

周波数 (MHz)

図 2.3. 周波数相関係数

300 
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回線を用意しておき、フェージングにより回線が劣化した現用回線の送信データを切

替て予備回線に送信させ受信側で選択する N対 l の回線切替技術が適用されている[判ー

多値変調ディジタル方式では、マルチキャリア伝送方式によりフェージングの影響

を軽減することが必要となる。このため、マルチキャリア数を M とすれば回線切替構

成は、 MXN対M となり、システム単位で切替えるよりもプライマリキャリア毎に切

替えたほうが効果があると考えられる。しかし、装置は制御回路も含めて非常に複雑

となるため、システム設計上の導入判断は、改善効果を明らかにした上で判断する必

要がある。

周波数ダイパーシチは、マルチキャリア方式では改善効果が大であり、さら移動通

信の分野においては周波数を切り替えて使用するという周波数アクセスの概念があり

周波数ホッピングやCDMAのアクセス法と融合性が大であるため適用が検討されてい

る[必]，16610

2.2.4 スペースダイバーシチ

スペースダイパーシチ技術は、図 2.4.に示すようにフェージング時において受信状

態が異なるように配置した 2つまたはそれ以上のアンテナで受信した信号を合成また

は切替えることによりフェージングにより生ずる受信レベル低下を抑圧する口ディジ

タル方式は波形伝送であるため、合成方式を採用し合成後の振幅周波数特性を改善す

回k

(a)構成

h 

(b)受信電力

図 2.4. スペースダイパーシチの構成
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総 0.8

嵯
~0.6 
IIII 
•• 
~0.4 
.gH 
0.2 

0 
o 10 20 30 

アンテナ間隔1:1h(m) 

図 2.5. 空間相関係数

る方法が検討されてきた。

信号強度がレーレ一分布をなす場合、フェージング時の受信電力の空間相関係数k 2

の実験式は次式で与えられアンテナ間隔ム h の指数関数となっている [2210

ただし、

卜e却[-0叫川o叶叫

ム h :垂直方向の空中線間隔 (m)

f :周波数 (GHz)

d :伝搬距離 (km)

r :実効反射係数

1 :直接波と反射波の光路長差 (cm)

k = ~ 1 :2r2 
空間相関係数の計算例を図 2ふに示す。

(2.3) 

マルチキャリア伝送方式においては、変復調器は各波個別であるが送受信系はでき

るだけ共通化した簡易構成を実現する。送信機では、共通増幅技術、受信機では受信

共通増幅、周波数変換回路の共通化を実現できる。 SD合成田路においても共通化の検

討が行われ、共通制御アルゴリズム技術がある。個別制御にした場合はSD合成田路が

多く必要となり、実現するためには小形化が必要であり IC化 SD合成田路がキーデバ

イスとなる。本研究では、ディジタル回路構成化および制御アルゴリズムとして同相

合成を採用することにより IC 化 SD 合成田路を実現した。
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2.2.5 誤り訂正方式

誤り訂正(回c)は、送信データ列を誤り訂正符号化して冗長ピットを付加して送信し

受信側で誤りピットを誤り訂正する方法であり、時間軸上で冗長性を持たせてフェー

ジングの時間相関が十分小さいことを利用して誤り訂正効果を実現するため時間ダイ

バーシチの効果がある。

時間ダイパーシチは、図 2.6. および図 2.7. に示すようにフェージングの時間相関が

十分小さいとみなせる時間間隔のもとで同一信号を複数回送信するものである。複数

回送信された信号は、受信側で復調信号はメモリに記憶しておき多数決判定を行うな

どして選択して受信データとする。

複数回送信する方法は、無線回線がフェージングにより劣化していない場合にも伝

送効率は向上しない。自動再送(はARQω) は、受信側でで、誤りを検知した場合に送信側に

複数回送信を要求して伝送誤りの無い受信デ一夕を得る時間ダイパ一シチである[“肺例6幻伺7η]

誤り訂正方式においては冗長ビツトが少なく伝送効率を低下させないことや装置規

模が複雑化しないためにはランダム誤り訂正符号の採用が適当でで、ある O しかし、一般

にフェージング時のピット誤り特性は、パースト性があり、パースト誤り訂正の採用

やピット誤りのランダム化技術としてピットインターリーブ回路が一般に適用されて

いる。

ランダム誤り訂正を使用する場合には、符号長が短いことが前提である口複数回線

のデータ列から誤り訂正符号化するための冗長ピットを予備回線を使用して伝送し、

図 2.6. 時間ダイバーシチ

受信レへやル

b 
図 2.7. 時間ダイパーシチの原理
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受信側で誤り訂正する誤り訂正方式では周波数軸方向に符号化することにより誤り発

生のランダム化を行うことができ周波数ダイバーシチ効果を期待できる。

2.2.6 セル間ダイバーシチ

セル間ダイパーシチは、異なるマイクロセルの無線基地局でダイパーシチのブラン

チを構成したものでサイトダイパーシチを実現したものと考えられる [68)-[72)。図 2.8. は

セル間ダイバーシチの構成を示し、図2.9. は携帯端末における基地局 l と基地局2の送

信信号の受信レベルの示したものである。携帯端末は、複数の無線基地局との回線を

切替えて回線品質を向上することができる。異なる無線基地局の受信電力の相関は低

いためサイトダイパーシチは、フェージングの影響を軽減する効果が大であると考え

られ、さらに携帯端末と無線基地局の間の障害物によるシャドウイングに対しでも効

果が期待できると考えられる。

マイクロセル方式では、携帯端末が移動して基地局から遠ざかって行く場合には、

回線品質が劣化するため、隣接基地局への切替を行う。無線基地局聞は分散制御であ

ることが多く携帯端末との無線回線の品質が劣化してきた場合には、公衆網との接続

を保持したまま、無線回線接続を一旦切断し、隣接等の無線基地局との接続を行い通

信を継続するハンドオーバが検討されている。ハンドオーバにより回線品質は向上す

るが、切替により回線の瞬断が発生し、データ伝送等ではフレーム外れが発生し、誤

携帯端末

図 2.8. セル間ダイバーシチの構成

受信レヘ"Jレ

基地局1 携帯端末基地局2 距離

図 2.9. セル間ダイパーシチの原理
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り訂正等では救済できないo TDMA方式では、ハンドオーバをフェージングの劣化速

度以上でバースト信号のガードピット内で高速に切替を行なうことにより無瞬断の回

線切替を行うことによりデータ伝送における回線品質は向上できる。

本論文は、基地局の受信データを集中制御局に光ファイバを用いて伝送し誤りのな

い基地局の受信信号を選択する集中制御方式について無瞬断ハンドオーバ[73)-[75)の実現

について検討する。

2. 3 マイク口波伝搬におけるフェージング特性

2.3.1 回線断率の推定

(1 )フェージング発生確率

フェージングの発生確率 PR の推定式は次式で与えられる [76)0

PR=(~r2 .Q.d3.5 
(2.4) 

但し、 f:周波数(GHz)、 Q:伝搬路定数、 d:伝搬距離 (km)であり、 Qの値は、伝搬路の分

類により異なる定数であり海上区間では

庁
」
リ

ﾗ
 

Q
 

(2.5) 

五=生土主主
2 

である。 h1 ， h2 は、送受信アンテナ高である。
図 2.10. は、 4GHz の海上伝搬路におけるレーレーフェージング発生確率の計算結果

を示したものである。

0.1 

後十
世
士十{
蹴
ト 0.01
入
;>, 

H 

?0001 
ム

ーミ

0.0001 
5 

h=100(m) 

h=200(m) 

h=400(m) 

h=800(m) 

10 20 30 50 100 

送受間距離(km)

図 2.10. 4GHz の海上伝搬路におけるレーレーフェージング発生確率
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(2)受信電力分布

マイクロ波におけるダクト性フェージングの受信電力の分布はガンマ分布で、近似さ

れる [77] ， [78]。ガンマ分布の確率密度関数f(x)は、次式で表される。

f(x) = .!~， xÀ-1e-ßλ 
r(λ) 

ここで、 À ， ß はパラメータである。

受信電力 X の代わりに振幅 R の分布を考えると

x= CR2 (C は比例定数)

であり R の確率密度関数は

f(R)=f:-(α2)λle4R2 ・ 2α
r(λ) 

=笠Ej:R山e-cßR2
r(λ) 

上の式で Cß は定数であるから m=C ß とおくと

，、 λ

f(R) =二三:_R2λーle-mR2

r(λ) 

となる。

(2.6) 

(2.7) 

(2.8) 

図 2.1 1.は、レーレーフェージング時の受信電力分布の計算値を示したものである。

10-1 
係十
世

記 1〆
摺

道 10-3
e 
審
饗 10-4

10-5 
・50 ・40 -30 -20 -10 0 10 

減衰量(dB)

図 2.1 1.レーレーフェージング時の受信電力分布
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(3) 帯域内振幅偏差の分布

ディジタル無線方式では、占有スペクトル幅が広いため選択性フェージングが生じ

た場合には、伝送帯域内の振幅一周波数特性の劣化のほうが熱雑音よりも伝送特性を

大きく劣化させる要因となる、統計的に回線断の時間確率を推定する場合には、振幅

一周波数特性のナイキスト周波数の両端における 1 次傾斜(振幅偏差)の分布から推

定することが可能である。

帯域内振幅偏差の分布は、周波数F，の受信電力X と周波数F2 の受信電力Yの相関の

ある 2次元ガンマ分布

川一j川州(伊似仰附F向餓附l品ωι削f'+'川川山叶)1μ川/β可2刊(刀羽xyf'イ)プf'-υ仲λト一Iけ仰)

一f'(υωλ幻)(1 一 p)p(μトμ川-，け)/2 VI~J:-' l 1-P Jλ ，\ 1-P 

から受信電力比

Z=Z 
X 

の確率密度関数 f (z) は

(ß，ß2)λzλ吋ß，+ ゚2 Z )( 1 -p)λ 
f(z)= ，、

B(λ，λ)i (向+ 2゚Z)2 -4Pß，ßメÀ+1I

となる[明。ここで ρ は受信電力 x と Y の相関係数、

f'(λ)2 
B(λ， λ)= 一一一一

f'(2λ) 

はベータ関数を表す。

(2.9) 

(2.10) 

(2.11) 

単一受信の場合の受信電力の分布は À =1 のガンマ分布に従い ， ﾟ 1= ゚  2 のとき、帯

域内の l 次振幅偏差 z の累積分布は，ナイキスト帯域周波数の両端の 2周波数におけ

る受信電力の周波数相関係数を ρ とすると次式で与えられる。

1-z 
F(z) = 1 + 111 , -_'¥2 ~ A ~_ (2.12) 

イ(1+ Z)2 -4ρz 

スペースダイパーシチ受信時には，受信電力は À =2のガンマ分布に従い，帯域内振

幅偏差の累積分布は次式で与えられる。

3 今 1 , 
F(z) =-:-α4 一一α3
2 2 

但し， α は単一受信の場合の累積分布であり

α=1+Fd-4pz 

(2.13) 

(2.14) 
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である。

図 2.12. および図 2.1 3. は、単一アンテナ受信時および岡本目合成スペースダイバーシ

チ受信時の振幅偏差の分布を示す。

最小振幅偏差合成スペースダイパーシチでは合成後の帯域内振幅偏差を小さくしよう

とするものであり帯域内振幅偏差の累積分布も同相合成のものより改善され

ρMID = 0.463po + 0.537 

で与えられる周波数相関係数の分布で表される [29] 。

白
古

事lt!

20 

15 
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思
単語

5 

0 
0.001 0.01 0.1 1 

縦軸の値以上となる確率(%)

図 2.12. 単一アンテナ受信時の振幅偏差の分布
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(2.15) 

図 2.1 3. 同相合成スペースダイパーシチ受信時の振幅偏差の分布
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(4) 周波数相関

周波数 f] と巳の受信電力 p]' P2 の周波数相関関数 ρ(ムのは

州)=示石(研一斉×耳)

で与えられる。

但し，

σP1 , σ 円: Pl , P2 の標準偏差

ム f :周波数差(=企一色)

耳支~: Pl X P2 の平均値

~， ~: Pl , P2 の平均値

であり、 σP1 ， σP2 は、次式により求められる。

σP] -布亡子

σP2 -存弓E

(2.16) 

(2.17) 

帯域内の両端の周波数間での周波数相関係数が分かれば受信電力分布から振幅偏差

が闘値を越えて回線断となる確率を求めることができる。帯域内の両端の周波数間で

の周波数相関係数を求めるため従来からレイリーフェージングの周波数相関係数の式

は、 (2.1)式が用いられてきた口

広帯域ディジタル伝送のため周波数間隔ムfが大きい場合は、レイリーフェージング

の周波数相関では精度が悪いため3波モデルによる推定式が必要となった。さらに、周

波数ダイパーシチを議論する場合にはさらに大きな周波数間隔ムfでの議論が必要とな

るが、マイクロ波回線で周波数が異なる多チャンネル間での受信電力の同時測定の実

験例は少ない。

3波モデルは、受信波が直接波とダクトによる 2波に加えて大地，海面反射波を考慮

した3波の合成であると仮定する。 3波モデルによる受信電力は次式で与えられる [80]ー

[82] 。

(2坦問']� , ').... ~~J27抑2� , ').... ~~J 27ず ] ノ 、
P(f) =イ刊2+ ろ2+ 2ro'i cosl 一一 I +2ro~ cosl 一一 1+2'i~cosl ~(12 -[]) I (2.18) 

ここで

である。

fo' f 1, f2 :第 1 波， 2 波， 3 波の振幅

11 ， 12: 第 1 波と第 2 波間，第 1 波と第 3 波間の通路長差

c :光速

f: 周波数
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実際の厳しいフェージング時においては受信電力分布は，レイリ一分布で近似され，

3 波モデルの第 1 波の振幅を y 0=1 ， 第 2 波および第 3 波の振幅をガウス分布，位相差

は 0~2π の間で一様分布させることにより得られる。

2.3.2 フェージング時の周波数特性

無線伝送路においてマルチパスによって生ずる選択性フェージングの周波数特性は、

l 無線チャンネル内の周波数帯域(数lOMHz程度)では 2波干渉による周波数特性で

近似できることが伝搬実験から明らかにされている。

そこでマルチパス伝搬路の特性を 2波干渉モデルとして表現すると、その伝搬特性 T

(ω)は、次式で表される。

T(ω) = 1 + pe-j(町 θ) (2.19) 

ただし、 ω=2πf :角周波数、 ρ: 2 波の振幅比、て: 2波の遅延時間差、。: 2 波の

初期位相差である。

従って、振幅特性 A(のは次式となる。

A(f) = ~1 + p2 + 2pcos(ωτ-θ) (2.20) 

フェージングの落ち込み点を f=fdip とすると (2.20)式で最小値は

2π 九ip T 四 θ=(2n+l)π のときであるから

θ=2坦fdiPτ -(2n+1)π(2.21)

となり (2.21)式の振幅特性 A(f)は次式となる。

A(f)=~1+p2 -2ρ吋2n(fーん)τ} (2.22) 

伝送帯域の中心周波数を丸、低帯域端周波数を f 、高帯域端周波数を仁とし、振幅特

性の曲率分C と 1 次傾斜分 S を次式のように定義する p閃7η]

A(j工~)+ A(f+) 
C=2 ア -2A(fo) 

S = A(J,_) -A(五)

また、 (2.20)式より受信波の位相特性併 (ω)は、次式で与えられる。

-psin(ωτ ー θ)
。(ω)= arctan 

1 + pcos(ωτ ー θ)

従って群遅延時間 D(ω)は次式で求まる。

dゆ(ω)- pτ{p+ cos(ωτ ー θ)}
D(ω)= 一一一一一 ぅ

dω1 + pL +2pcos(ωτ-θ) 

22 
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ω T -e が、 (2n+1)π 、 2nπ のときであり、その値を求めるD(ω)の最大値、最小値は、

と次式となる。

D(ω)I(ωト作(川)π= 二色T
1-p 

D(ω)I(ω吋)=2m=-Lτ
'\W~-U)=LT'" l+p 

すなわち、 D(ω)の変動する範囲は

一_f!_r~D(ω) 三 p τ
1-ρ1+ρ 

である。図 2.14. に、 D(ω)の変動範囲の計算結果をてで規格化して示す。最大および最

小となるのは受信波の主波と干渉波が同相(ω T -e =2nπ)のとき、および逆相(ω T -

e =(2n+1)π)のときである。また、同図のプロットは、 16QAM200Mb/s無線伝送方式

の変復調装置の入出力データ信号を比較することにより測定したフェージングによる

遅延時間の最大値と最小値であり、理論値と一致する結果が得られた。

0τ=3ns(EQL無〉

ロ τ=7ns(EQL無)

Aτ=10ns(EQL無)
・ τ=3ns(EQL有)
・ τ=7ns(EQL有)
企 τ=10ns(EQL有)

。

-2 

2 

3 

(
ω
Cぃ×
)
E
世
財
閥

ー3

0 3 2 

主波/干渉波振幅比 p 

遅延時間
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2. 4 SDH ( Synchronous Digital Hieracy)対応ディジタル無線システム

2.4.1 SDH ネットワークノードインタフェースの特徴

SDH ネットワークノードインタフェース (NNI) は、 CCITTRec. G.708 で標準化され

た光ファイバ伝送を主体とした国際的なインタフェースであり、広帯域INS を効率よ

く収容でき保守運用も考慮したインタフェース構成である[問。 SDHは、 NX 155.52 Mb/ 

s(STM幽N)の信号速度であり、北米、 CEPT、日本で使われているディジタル群のさま

ざまな信号を伝送することができる。 STM-N のフレーム構成は、セクションオーバー

ヘッド(SOH)を有する構成となっており保守運用を容易にする。また、 NNI はポイン

タを用いてディジタル信号の同期化機能があり、アライメントとスタッフ機能ができ

る構成であり、ジッタおよびワンダを吸収する機能を有する。

従来、圏内のネットワークはディジタル 2次群である 6.312 Mb/s までは同期化され

ているが、将来のディジタル伝送に柔軟に対応するため高次群のネットワークの同期

化とフレキシブルなネットワーク構成が経済化のために必要となった。このため

CCITT標準化SDH インタフェースをもっ高次群多重化装置、光ファイパ伝送装置、無

線装置での開発が必要とされた。無線装置においては無線区間については既存無線方

式技術で対応し、 SDHインタフェースを持つ 4.5.6G-300M， 4.5.6G-150Mおよび11115G-

150M 方式が開発された。

2.4.2 同期多重装置

さまざまなネットワーク構成に対応するため、 SDH対応の 3種類の同期多重装置が

開発された[問。モジ、ュール A は高速同期端局であり、 AU-32 または STM-1 から STM­

N へ変換する。モジュール B は、 TU-11 のクロスコネクトである。モジ、ユール C は、

ディジタル交換機の従来の低速ハイアラーキ信号または専用線インタフェースを多重

化する [17]。モジ、ュールA、 B、 C を組み合わせることにより局規模に応じてさまざまな

ネットワークの端局構成を構成することができる。

2.4.3 SDH ネットワークノードインタフェースの概要

無線方式では、 SDH とインタフェースがとれ既存方式が収容できることが必要で

あった。国内においては、 4マルチキャリア伝送 16QAM 200MbitJs および256QAM400

Mb/sディジタル無線方式[83] ， [84]が長距離大容量システムとして従来ハイアラーキで商用

化されていた。それらのインタフェース速度は、 97.728Mb/s (ディジタル 4次群)であ

る。短距離システムとしては、 11115G-100M[85]およびl1S-24M ディジタル無線システ

ム (4PSK) が商用段階にある。

広帯域INS を主体とした将来のディジタル伝送のためには、 CCITT 国際標準インタ

24 



フェース化した 16QAM および256QAMマルチキャリア無線方式の開発が必要であっ

た。

2.4.4 SDH 対応テごィジタル無線システムの概要

(1 )無線端局装置

図 2.15. に示すように伝送同期端局と同様に無線端局装置はセクションを形成し、

STM-1 または STM-O の SDH信号を終端する。無線端局装置は、同期多重伝送装置のモ

ジュール A相当である。

小容量局においては端局装置は無線端局装置とモジュールCの多重機能のみで構成

される。

(2) 無線中継装置

SDH対応無線方式の主要諸元を表2ユに示す。標準の同期インタフェースは 5 1.84

Mb/s であり， 155.52 Mb/s のインタフェースもオプションで対応可能である。 1 キャリ

アの伝送容量は、 4ム6G-150M (1 6QAM) システムでは 5 1.84 Mb/s 、 4.5.6G-300M

(256QAM) システムでは 103.68 Mb/s (51.84 Mb/s X 2) である。 1 システムは 3 キャリ

アのマルチキャリア構成であり、共通増幅である。 256QAM システムでは強反射区間

用に 6 マルチキャリア構成も用意している。

Network 

|司 Section 

~首~ Section ....j‘., SW 
Subscriber sw Transmission System 

，同

Subscriber 

Line 

NT Network Terminating Equipment 

L T Line Terminating Equipment 
MUX :Multiplexer 

SW : Switching Equipment 

図 2.15. セクションの構成
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表 2ユ SDH対応無線中継装置の主要諸元

方式 4.5.6G-300M 4.5.6G-150M 11115G-150M llG-50M 

周波数帯 4ム6GHz帯 4ム6GHz帯 11115GHz帯 11GHz帯

変調方式 256QAM 16QAM 8PSK 4PSK 

伝送方式 マルチキャリア (3キャリア) シンクや jレキャリ了

インター 7 エ}ス速度 5 1.84または155.52Mb/s(SDH)

伝送容量 312恥1b/s 156Mb/s 

システム数
27+1 

(現用+予備)

クロック周波数 13.944MHz 

ロールオ 7 係数 0.42 

標準中継距離 50km 50km 

?宍_1 一一y--2 一、，--3 一一v--"一一v-!"'→、 r戸司、，--，

;片VYγnrγγtlnr下下ì I nrムY
24U人~JlJlA..!人λ人木人人加はλ

(a) 3キャリア構成

156Mb/s 

10+1 (l1GHz) 

7+1 (15GHz) 

55.7771任-Iz

0.5 

30km(11GHz帯)
8km(l5GHz帯)

52Mb/s 

5+1 

27.889MHz 

0.5 

15km 

一一、Jザー十、 r#ー十、，--，一一、，--2-、，--s-、，--4_→、 i

J坑 V\ANVWVWVVIJJ!)\A VWV味人肌入JU:批V\W)V~人肌似)V~人肌刈肌AMA川JU~也
ー__，へ-"0-' 、-'0_圃戸、__5_周回d向』ーー-6--^--・7 ----Jヘー_8-'"

(b) 6キャりア構成

図 2.16. 無線周波数配置

(3) 無線周波数配置

SDH対応無線方式の周波数配置は、図 2.16. に示すようにコチャンネル配置であり、

周波数間隔は、 3 マルチキャリア方式では20MHz であり 6マルチキャリア方式では 10

b征fz である。

既存 FM方式からの干渉を避けるためディジタル方式のスペクトルの中間に FM 波

が入るように配置した。 CCIRRec. 382-4 (ANNEX 1) および Rec.384-4 によれば日本で

の 4GHz 帯の FM は、 40MHz 間隔であるためディジタル方式の聞に FM からの干渉波

が配置する構成にすることができる。
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2.4.5 無線端局装置

(1 )無線端局装置構成

SDH対応無線端局装置は、搬送同期端局とのインタフェース機能とマイクロ波回線

の現用予備回線切替の機能がある。搬送同期端局とのインタフェース機能として、

SDHのセクションオーバーヘッド(SOH)の終端とポインタ機能を実現しなければなら

ない。また、 4.5.6G-300M および 4.5.6G-150M ディジタル無線システムは 27 チャネル

の現用回線と l 回線の予備回線の聞の回線切替機能を有する。各チャネルは 31 1.04 Mb/

s または 155.52 Mb/s を 3 キャリア 5 1.84Mb/s X 2 または 5 1.84 Mb/s のキャリアを伝送

する。図 2.17. は、 4.5.6G-300M 無線装置の構成を示す。

(2) インタフェース

CCITT 標準規格 G.708 に基づくセクションの定義は、光伝送方式では、多重化装置，

光端局装置や多重化装置-光端局装置であるように無線方式では、多重化装置一無線端

局間または無線端局-無線端局聞に相当する。セクションの両端のネットワーク装置

は、セクションオーバーヘッド(SOH)の終端とポインタ動作を実現しなければならな

し)0

局内インタフェースとしては、 5 1.84 Mb/s または 155.52 Mb/sがある。現時点で無線

区間の伝送は、以下の理由から CCITTRec. G.707 に規定させている 155.52 Mb/s の 113

である 5 1.84 Mb/s を採用し、 155.52 Mb/s の伝送は、 5 1.84Mb/s X 3 の構成で行う。

(a)NNIの部品からインタフェース速度は 1 種類が適当であり、 155.52 Mb/sデータ信
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図 2.17. 4.5.6G-300M 無線装置の構成
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号速度は、電話主体の現時点では高速である。

(b)高品質ピデオ伝送のような 155.52 Mb/s 広帯域サービスの需要はまだ少ない。

(c)6.312 Mb/s と 155.52 Mb/s の聞の信号速度を持っていればネットワークに柔軟に

対応できる。

(d) 現状の CMOS LSI 技術は、 52 Mb/s 以上の高速動作が困難であり， 155.52Mb/s の

信号速度を実現する LSI は困難である。無線端局装置は、 52 Mb/s の 156 Mb/s の

いずれにも設定変更で対応できる。物理的インタフェースとしては、伝送距離が

長く信頼性の高い光ファイパとした。

(3) SOH 終端機能

無線端局装置がセクションを構成するためには以下のSOH終端機能を実現なければ

ならない。

(a) フレーム構成の生成

(b) 周波数調整

(c) ポインタ機能によるスタッフ同期

(d) BER監視

(e) 回線アラーム信号処理

(町端局聞の保守運用転送信号の処理 (e.g. システム切替制御信号)

(4) 誤り訂正(FEC)のフレーム構成

回C は、無線装置間で残留 BER を改善するためのものである。四C 方式は各種無線

方式で同一化させた。 FEC の諸元を以下に示す。

(a) 誤り訂正符号: BCH (239/255)2 重誤り訂正符号

(b) 情報ピットに対して 2 ピットの情報転送ピットを挿入し保守運用情報の転送

に使用する。(図 2.18.) 伝送路のクロック周波数は、入力周波数の 255/237 倍

である。

亙二一

~ Input Data Bit(237 bits) 
FEC OH~ 

(2 bitsH 

Information Bit(239 bits) 
FEC Check 

Bit (16 bits) 

図 2.18. 四C フレーム構成
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(c) 無線変調信号のスベクトル形状を平坦化させるため SDH フレームとは別に

FEC フレームに同期したスクランプルも千子う。

図 2.1 9. に誤り訂正による BER改善効果の測定結果を示す。

無線区間の中継区聞が複数である場合には、回COH のうち l ピットは送信端局か

ら" 0" を送信し中継区間で誤りフレームを検出すると反転させて" 1" を下位区間に

転送することにより上位区間での誤り発生が当該区間であることを検出する。図 2.20.

は、誤り検出特性を示すD 上位区間での誤り発生による誤検出はBERく10・2 の場合はほ

とんど発生しないため複数中継区間の 1 区間についてピットエラー検出が可能である

ことがわかる。

10・2

10・3

江 10・4
μ」

暴同匝 1 σ5 
10白6

1 0'明7

10旬8

1σ95 
10' 10'-4 10'-3 

10-1 

悌 10-2

毒 10-3
'r、
ト-l . 

ま 10-4
ロ

r-. 10'-5 

訂正前BER

図 2.19. 誤り訂正効果

中継装置
(下位区間)

10-2 

10-7 
1σ8 1σ7 10-6 1σ5 1σ4 10'-3 1σ2 

誤り訂正前BER(第4ハコ)

図 2.20. 誤り検出特性
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(5) 現用予備回線切替方式

図 2.21.は、現用予備回線切替構成を示す。無線区間では、高速度 N: 1 システム切

替を行う。データ信号は、 52 Mb/s であり、 3X3マトリクススイッチで切り替えを行

う。現用のBERが劣化したキャリアをキャリア単位でいずれの予備マルチキャリアに

も切り替え可能な3NX3 マトリクス構成無瞬断同期切替を行い周波数ダイパーシチを

改善した。また、誤り訂正 (FEC)の誤り検出パルスにより回線劣化を検出するため低

BER で BER劣化が発生する前に切替制御して現用回線の BER劣化を救済できる。

(6) 汎用無線端局装置

従来の方式では、伝送信号速度が異なり監視信号の挿入比も異なっていたため無線

方式毎に無線端局装置の設計をしなければならなかった。本方式では、無線端局装置

(Transmi世er) (Receiver) 

W
M
-
m
川

q
u

吋E
C
、

M

市

52Mb/s 

Optical 

図 2.2 1. 無線端局装置の構成

図 2.22. 無線端局装置の外観
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表 2.3. 監視情報の伝送

必要CH Section Overhead (SOH) FEC 

区間 目的 伝送速度 キャ (注2) (i王2) Over-
(注1)

リ 7 Dl- D4- El E2 Fl Bl B2 Kl head 共通 t共-宇- D3 D12 

打合せ電話 64kb/s 。 。

無線、回線切替制御 64kb/s 。 。

端局~端局 無線回線監視 64kb/s 。 。

セクション BER劣
64kb/s 。 。

化検出

打合せ電話 32kb/s 。 。

中継装置監視 32kb/s 。 。

ハ。 7 オー 7 ンス
32kb/s 。 。

端局~中継局 モニタ

中継区間BER7 ラ
54.7kb/s 。 。

ーム転送

孤立防止チ T ネル 32kb/s 。 。

(注 1)全チャネルで、数 CH必要

(注 2) 156Mb/s (STM-1)の囲内用の SOH を使用

の信号処理は52Mb/sで、行う構成に共通化して256QAM方式， 16QAM 方式および8PSK

方式でパネルを共通化した。図 2.22. は、 16QAM無線端局装置の外観を示す。再下段

のラックは共通部で、現用 1+予備 1システムが実装されており、 1 架で 3システムまで実装可能

である。

(7) 保守運用情報の転送機能

保守運用情報転送からは、表 2.3 に示すように端局装置一端局装置、端局一中継装

置、中継装置-中継装置の 3 種に分類できる。

端局装置聞の情報転送は、セクションオーバーヘッド (SOH)を使用して行う。 SOH

の使用方法は、 CCITTG.708 に準拠している。回線制御信号のような高速データ信号

転送は、 156Mb/s (STM-1)の場合は、国内使用としてデータリンク (D4-D12のバイト)を

使用することができる。

端局と中継装置聞の情報転送は FEC フレームの付加ピットにより行う。図 2.23.(a)

は、 NNISOH を使用した復調器の構成を示す。 FEC フレーム同期，速度変換，スクラ

ンプル， NNI フレーム同期は全ての中継装置で行われる。

図 2.23.(b) は、 FECOH を使用した復調器の構成を示す。 FECOH のドロップインサー

トは、 FEC フレーム同期回路で行われる。

端局一中継装置聞で伝送する情報ピットは、 SOH を使わずに FEC フレームの付加

ピットを使って中継装置の四C フレーム同期回路で行うことができる。 SOH を使用
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しない理由は以下の通りである。

(1) 四Cが端局に使用された場合は、 FEC の効果を最大にするため多値変調の差動

符号変調方式の内側で行わなければならないためNNIのフレーム同期を中継装

置で行うことは困難である。

(2) FECが全ての中継装置に使用された場合は、 FEC フレーム同期は全ての中継装

置で必要であり、NNI フレーム同期を併用して信号転送するのは経済的に不利

である。また、 NNIの信号速度に戻して処理することは速度変換が縦続に接続

されることになりジッタ特性が劣化する。

(3) 多値変調方式でNNI フレームのシリアル信号を伝送する場合には、一般にパラ

レル信号に変換して伝送する。 SOHのドロップインサートのLSI は、 5 1.84Mb/ 

s (STM-l の 113)で動作するように設計できる。 SOH を中継装置で使用できるよ

うにするためには、回Cのフレーム信号を除いて元通りのシリアル信号に変換

して NNI のフレーム同期を行うことが必要であり複雑である。

SOH 

SOH 

(a) Information Transmission using SOH 

FECOH 

FECOH 

(b) Information Transmission using FEC OH 

図 2.23. 中継器構成
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2. 5 結言

マイクロ波のフェージング補償技術としてダイパーシチ方式について検討し、周波

数ダイバーシチ、スペースダイバーシチ、誤り訂正の役割を述べマルチキャリア伝送

方式の導入に伴う問題点と課題を明らかにした。さらに移動通信におけるセル間ダイ

ノてーシチの効果と役割を述べた。

また、 CCITTで標準化された SDH対応無線方式として4・ 5 ・ 6G-300M (256QAM)シス

テム、 4 ・ 5 ・ 6G-150M (16QAM)システム、 11115G-150M (8PSK)システムおよび llG-50M

(4PSK) システムにおけるダイパーシチt支f桁として周?皮委交ダイパーシチ、スペースダイ

パーシチ、誤り訂正技術の適用、構成法についての考え方について述べた。 SDHの無

線方式とのインタフェースおよび周波数配置を検討し、周波数ダイパーシチを実現す

る回線切替構成の役割を述べ、マルチキャリア方式の導入に伴う問題点と課題を明ら

かにした。
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第 3 章周波数ダイバーシチ

3. , 序言
マイクロ波回線のフェージングとしては 2波干渉による周波数選択性フェージング

が多く，伝搬路の主波~干渉波遅延時間差の逆数の周波数間隔でフェージングの

デイップ点が生じる。このため複数の無線チャンネルの全回線が同時に回線断となる

ことは少ないことからマイクロ波回線では周波数の異なる無線チャンネルを複数用意

し選択して用いることによる周波数ダイパーシチが有効である。特にディジタル回線

では切替時にタイムスロットを合わせれば回線の品質を劣化させずに切り替えること

ができ，周波数ダイパーシチは非常に有効な手段となる [2410

さらに海上区間のようにフェージングが厳しい区間ではマルチキャリア伝送方式の

適用が検討されている口マルチキャリア方式は ディジタル無線のフェージング時の

伝送特性が帯域内振幅偏差で支配的に決定されることに注目し 1 変調波当りに受け

る帯域内振幅偏差を小さくすることによりフェージング時の伝送特性を改善させた方

式であり，周波数選択性フェージングに対して大きい抑圧効果を得ることができる。

一方，周波数ダイパーシチは，周波数の異なる予備回線を用意しておきフェージング

時には現用回線を予備回線に切替えることにより回線断を救済する方式である。マル

チキャリア方式では，予備チャネルも複数のキャリアで構成されるため従来とは異な

り種々の回線切替法が考えられ，最適な切替法は，その効果および経済性を見て決定

する必要がある。

本論文は、ディジタル無線方式の周波数ダイパーシチの推定法について検討したも

のであり、マルチキャリア方式の各種切替法を提案し周波数ダイパーシチ効果につい

て言命じたものである。

周波数ダイバーシチの改善効果を解析する方法としては、従来、異なる周波数の受

信電力低下の同時確率分布を求める手法が用いられていたが、ディジタルマイクロ波

方式では、回線品質は、受信電力よりも帯域内振幅偏差が支配的であるため正確な推

定ができなかった。このため、ディジタルマイクロ波方式の周波数ダイバーシチ効果

を推定するため，帯域内振幅偏差が許容値を超える確率をナイキスト周波数帯域の2周

波数の受信電力分布の比の結合密度関数を積分することにより算出し，次に異なる2無

線チャネルの帯域内振幅偏差が同時に劣化して許容値を超える確率を算出することに

よりダイバーシチ効果を推定した。受信電力分布がm分布に従うとき受信電力の比の

分布は 2周波数における結合m分布の式で、与えられる。ここで周波数相関係数が周波

数に対して指数関数となる場合は比較的簡単な式で記述できる [26]。本論文では、結合

m分布により回線断の周波数相関を数値計算することにより周波数ダイパーシチ効果
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の理論検討を行う。さらに，本手法の応用例として 16QAM方式を例にとりフェージン

グの発生頻度の大きい長距離海上区間(中継距離97km，主波干渉波遅延時間差9ns) の

実伝搬路[9] において符号伝送実験を行い，無線周波数間での回線断の同時発生確率を

測定し，理論結果と比較する。

さらに海上伝搬路のように反射波が強い区間では周波数相関係数は直接波と反射波

の遅延時間差により ある定まった周波数差で強い相関を示し周波数相関係数は周波

数の指数関数とならない場合がある。このような強反射区間の周波数相関係数は， 3波

マルチパスフェージングモデルによる近似式により推定できることが報告されている。

本論文では，マルチキャリア方式の回線切替における周波数ダイバーシチ効果を精

度よく推定するため 3波マルチパスフェージングモデルを仮定したシミュレーション

計算し周波数相関係数ならびに回線断率の同時確率分布を求め周波数ダイパーシチ効

果を求める。

3. 2 周波数ダイバーシチ効果の理論検討

3.2.1 ディジタル方式におけるフ工ージングの影響

マルチパスフェージングが発生すると受信電力が低下し熱雑音の影響が大きくなっ

たり，受信波の周波数特性が劣化するため波形歪を生じ伝送品質が劣化する。回線の

伝送特性が著しく劣化し，雑音又は波形歪で符号の再生ができなくなると回線断とな

る。ディジタル伝送路の回線断確率(時間率) P は、次式で表される [2810

p=}う(1 +η)(九+凡)

但し， Pr はレイリーフェージング発生確率であり， Pd は波形歪による回線断確率， pn

は熱雑音，干渉雑音による回線断確率ある。マは Pd と pn の相乗効果による定数であ

る。

ディジタル無線方式の広帯域信号伝送においてマルチパスフェージングによる伝送

特性の劣化は，伝送帯域内の振幅一周波数特性の劣化が熱雑音よりも大きな劣化要因

となる。瞬時の伝送特性は帯域内の振幅一周波数特性に依存し， 1次傾斜および2次傾

斜を考慮する必要がある。しかし実際のフェージング条件では周波数帯域幅に比べ

てフェージングのノッチ周波数間隔が大きいため，帯域内にフェージングのノッチが

生じて 2次傾斜が生ずる場合よりも帯域外にノッチが生じて 1 次傾斜により回線断と

なる場合が多い。このため統計的に回線断の時間確率を推定する場合には，振幅一周

波数特性のナイキスト周波数の両端における一次傾斜(振幅偏差)の分布から推定す

ることが可能であるロ710

帯域内振幅偏差の分布は受信電力の周波数相関係数 ρ(ムの(ム正周波数差)と受信電力

分布から推定できる。
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3.2.2 m 分布による理論検討

(1 )帯域内偏差に着目したダイバ-シチ効果の評価法

フェージングによる受信電力分布は通常ガンマ分布が用いられるが，受信電界分布

は、 m分布に従い、結合分布式は比較的簡潔であるため本論文では、 m形結合分布式

を基にダイパーシチ効果の評価を行う。フェージング時の受信電界(電圧) R の確率

密度関数 p(R)は次式で、表わされる。

2mmR2m-, m 今
p(R)=m  exp(--R4) 
r(m)Om .L' 0 (3.1) 

但し， R は電波の振幅，。は R2 (平均電力)であり， r はガンマ関数である。またパラ

メータ m はフェージングの深度であり， m=l ではレイリ一分布に一致し， m = 112 で

は半ガウス分布となる。

f1，ちの周波数における振幅 Rl'~ の 2 変数結合m分布は次式で、表わされる。

p(RI,R2)=4mm+l(R,R2)m 
r(m)0102θ-1九2)C九2再玄tーl

p[-LlL互~I.L , 1 … 
(l-lK22)l Ql Q2 ハ m-l1 (1一九2)0，02

(3.2) 

また， f
l' 

f2, 
.. .fn の周波数における振幅 Rl ， R2' …Rn の n 変数結合m分布は次式で、表わ

される [26]
0 

2n R,m-1R_m-' rtR 
p(RI ，Rir--Rn)=./\J了1 ・

r(m)E(1-;k;+12)l B"川 (再瓦)1Qz

H(1-，~12+R2 ，yu川!
(1一lK22)QI(1-rlkn2)Qn K2(1-z lザ)(1-λ+/)01J J (3.3) 

'!=! _ I 2 ,k , ,RR" I . II L ,1 ___:::.;ヤ'~一|
;=1 'ー 1 (1-λ+1L.)-JO;Oi+ l I 

但し、受信電力 RI の 2乗平均は、 F=mQiで、ある。貯は受信電力 Ri2 と受信電力庁と

の相関係数であり

;k/=;k;+I¥+1 k;+/ "'j-l k/ (マルコフ過程)
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の関係を仮定する。

受信電力 Ri の 2 乗平均F=mQi=円とおくと次式となる。

2nmm+n-IR,m-IR.m-1 IﾌR 
p(RpRγ..凡)=/\l

km)E(川)(ト1r '.(ぷ)mーl計

-' ___ J R/ R/ , ~I (l-i-!ki+/)R/ ¥1 .exol -m~ ~~I ~ + ~Ln ~ + '5ι~ ~ト|
~ L l (l-Ik/)円 (l-n_λ")P" i=2 (lートム")(l- i九/)P;J J (3.4) 

n-j _ I 2m,k,. ,R,R,. , I 
. II L ,1 --=:..:..:Ji:: 1.... ~"i，.:_:とj I 
i=1 m-� (l-i ki+ I

L )、 P;P;+I I 

3 周波数 f1' f2, f3 の場合，マルコフ過程における fl'巳の相関係数人2 は fl，もの相関係数
K22 および f2， f3 の相関係数2k32 により

戸32= 非22 ・九2

で表される。この関係を満たす相関係数は指数形であることが知られており，マイク

ロ波帯の周波数相関係数は

k2 ニ exp(一 α ム。

であることが知られている。但し，ム f は周波数差， α は定数である。

l 無線チャンネル内で発生する偏差の確率分布を求めるためには受信電界R1'~の
比 S=R2 /R1 の分布を求めればよい。 R1' R2 をナイキスト周波数の両端にとれば帯域
内振幅偏差は 20log(S) (dB) で表される。帯域内振幅偏差は左傾斜と右傾斜の場合があ

り，回線の伝送品質は帯域内振幅偏差の絶対値で表され これが許容値を超えた場合

回線断となる。 m分布変数 RI ， R2 の比 S=~/Rj
の確率密度関数f(S)は RI'~ の 2 変数結合m分布 p(Rj ， ~)の積分

f(S) = fp(RpSR1)RjdR1 (3.5) 

で与えられる[向。帯域内振幅偏差S の値が回線断の許容値z(但し z> 1)を超える確率P
(z)(累積分関数)は右傾斜と左傾斜を考慮、して f(S) を s の OくSく1/z および、ZくS< ∞の区間
で積分することにより得られ

P尺陀附(αωzο)片=f/がJえ{釧
により与えられる O
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次に 2 回線の帯域内振幅偏差の結合確率分布を求める。そのため図 3.1.に示すような

相関を有する 4変数 R" R2' R3' R4 の結合分布 p(R" R2' R3' R4) よりこれらの比
Sj = R2 /R, 
S2 = R4/~ 

の 2 変数確率密度関数 f(S I'S2) を求める。

f(料)= fo= {p(R, , Sßj'丸明).1 ~/(?!?'n~1-]dR]dR3 

= fo= {p(Rp SjRpR3 ， S2民)明

θ(R] , S, ,R3' S2) 1-
1 

ただし| |はヤコビアンである。、

θ(RpR2 ， R3 ， R4)1

(3.7) 

2 回線で帯域内振幅偏差 SI' S2 の値が同時に許容値 z(z>l) を超える場合周波数ダイ

バーシチ効果は無くなりその確率(時間率)つまり累積分布関数 P(z) は f(S"S2) を

0 く S] く1/z または z く S] く∞

0 く S2< 1/z または z く S2 く∞

の区間で積分することにより得られ次式で与えられる。

ドド

2k3 

fl) f 
AF:Channel Space _1f3_ ~f 

"""1M I 
I.l f:Channel Width 

図 3. 1. 周波数相関係数
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P(z) = J:JZ I:Í(Sp S2)dS,dS2 + I:JZ Df(Sp S2)dS,dS2 

十r
oJ:f駸p S2 財布dS2+ r ff(日)dS，dS2

3.2.3 多重周波数ダイバーシチへの拡張

(3.8) 

無線チャンネルが n 回線の場合は n 回線の帯域内振幅偏差の確率分布を求めなけれ

ばならない。 n 回線の各回線のナイキスト帯域幅に相当する 2n個の周波数f" f2,…, f2n 

の受信電界 R" R2,'.', R2n の確率密度関数p(R，，~，…，R2) より帯域内振幅偏差

S,= ~/Rl' S2=Rj~， …， Sn=~n/~n_' 

の確率密度関数 f(S"S2'・--，sn) を求める。

f(S，ふ，…，Sn) は、 p(R"R2".・，~)の多重積分

j(Sp S2' 芯)= 1'0 r.. -Iop( Rp S, Rp R3' S:ん・ ，R2n_p S，ん，)帆九 ，dR，dR3 ・ dR2n_ ，
(3.9) 

から計算できる口これより 3 回線以上の帯域内振幅偏差の同時発生確率も S，ヲ S2'…， Sn

の値が同時に回線断の許容値 z を越える確率 P(z) を求めることにより計算できる。

現用 N 回線，予備 q 回線の周波数ダイパーシチでは， q 重の回線断は救済できるが，

q+1 重以上の回線断は救済できない。また， q+2 重以上の回線断の発生確率は q+1 重

に比べて無視できるので周波数ダイパーシチ後の回線断の確率はq+1 重回線の回線断

の発生確率で近似できる。従って，現用N回線の回線断の確率の平均値は， N+q 回線

の回線断の全ての q+1 重の組合せN+qCq+，の同時発生確率の平均で計算できる。

3.2.4 ディジタルマイク口波方式への応用例

(1 )帯域内振幅偏差の発生確率

ここでは 16QAM マイクロ波方式を例にとり，実際に推定を試みる。まず，異なる

無線チャンネル聞の帯域内振幅偏差の発生の同時性について評価する。(3.2) 式および

(3.5) 式により帯域内振幅偏差の発生確率， (3.4)式および(3.8) 式により 2 回線の帯域内

振幅偏差の同時発生確率を計算できる。 2チャンネルの回線A， B の場合，回線A のナ

イキスト周波数の両端における受信電界を Rl' R2 とし，回線B のナイキスト周波数の

両端における受信電界を~， R4 とし(2.6) 式を使って帯域内振幅偏差の結合分布をもと

める。 R12 と R22 の相関係数 jk22 および、R32 と RJ の相関係数 3k42 は回線のナイキスト周

波数の両端における受信電力の相関係数であり帯域内振幅偏差の分布のパラメータで

あり 2.1 節で述べた ρ( ム 0に相当する。 R12 と R32 の相関係数人2 は回線開の相関係数

を表し以下簡略化のためどで記述する。 ρ( ム ηおよびk2 は伝搬区間の距離，遅延時間
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図 3ユ 異なる無線チャネルにおける帯域内振幅偏差の同時発生確率
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図 3.3. 異なる無線チャネルの帯域内振幅偏差が許容値を越える同時確率

差等をパラメータとし周波数の関数である。 3.3 節で述べる実験区間の場合について

12.5MHz帯域幅における周波数相関係数は ρ(ムの=0.937であり帯域内振幅偏差の発生

確率の計算結果を図 3ユに示す。 m=l はレイリーフェージングの単一受信の帯域内振

幅偏差， m=2 はスペースダイパーシチ受信の場合の帯域内振幅偏差となる。 k2=0 のと

き帯域内振幅偏差の発生は 2 回線の間で独立(ランダム)であるため同時発生確率は

帯域内振幅偏差の発生確率の 2乗の発生確率となっている。また， k2=1 のときには完
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全相関であり，回線の帯域内振幅偏差の発生確率と同ーとなり，周波数ダイパーシチ

効果は失われる。

(2) 符号速度と瞬断率の関係

スペースダイパーシチ受信，トランスバーサル自動等化器のフェージング補償を装

備した受信機ではフェージングによる帯域内振幅偏差が 7dBを超えると急激に符号誤

りが増加する。図 3.3. は 回線断の発生する帯域内振幅偏差の許容値を 7dB としたと

き帯域幅が 6.25MHz. 12.5 MHz. 25 MHz. 50 MHz の場合について 2 回線が同時に回線

断となる確率を示す。 2回線開の回線断発生の事象が独立(相関係数=0) であるとき，

同時確率は 2 回線の瞬断の積に等しい最小値であり，相関係数の増加に伴い同時確率

は増加し， k2 > 0.9 で急激に増加し k2 = 1 では完全相関となるため，回線断の発生確

率と同ーの値まで増加する。また帯域幅が狭くなるにつれて回線聞の周波数相関係

数k2 の影響を受けやすくなる。

(3) 周波数ダイバーシチ効果

図 3.4.は異なる無線チャンネルの帯域内振幅偏差が許容値を同時に超える同時確率

であり 2回線の回線断の同時確率の数値計算結果を示す。 2回線の周波数ダイパーシチ

効果は回線断の確率を周波数ダイパーシチにより救済できない確率 (2回線同時断の確

率)で、割った値で算出できる。図 3.5.に現用 l 回線予備 1 回線の場合の周波数ダイパー

シチ効果を各回線の受信電力の相関k2 をパラメータにとって示す。各回線の回線断の

確率が高くなると周波数ダイパーシチ効果は低下し，また回線開の相関係数が大きく
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周波数ダイパーシチ効果

なるにつれ周波数ダイバーシチ効果は低下する。回線断の確率0.1%以下では周波数ダ

イパーシチ効果は回線開の相関係数k2>0.9以上になると無相関の場合の推定値より約

2桁劣化する。

図 3.5.

周波数ダイバーシチ効果の実験的検討

実験構成

フェージング発生頻度の大きい長距離海上区間の実伝搬路において 16QAM ディジ

タルマイクロ波信号の符号伝送実験を行い， BER特性，瞬断の同時発生確率の測定を

行った[86l 0 図 3.6. に実験区間の見通し図を示す。実験区間の送受信点聞の距離は 97km

であり，実効反射減衰量 6.7dB，主波干渉波遅延時間差9nsである。回線断の同時確率
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および符号誤りの周波数相関を測定するため， 4640,4700,4780,4820,4840 MHzの周波数

の伝送容量50Mb/s の 16QAM 信号(12.5MHz帯域幅)を伝送し各回線の符号誤り率およ

び帯域内振幅偏差を測定した。

3.3.2 実験結果と考察

12.5MHz 帯域での単一受信およびスペースダイバーシチ受信の帯域内振幅偏差の測

定結果を図 3.7. に示す。同図の実線はm分布より理論計算した帯域内振幅偏差の発生

確率を示す。単一受信は m=l の m分布，スペースダイパーシチ受信は m=2 の m分布

より算出した帯域内振幅偏差の発生確率によく一致することを確認した。

フェージング時の符号誤り率の累積分布を 2 チャンネル A， B の一例について図 3.8.

に示す。同図の破線は 2 回線同時に横軸の符号誤り率を越える確率を示す。 BER>1 0-4 

を回線断とすれば同図の 10-4の累積確率は各回線の回線断の確率と2回線聞の回線断の

同時確率を示す。図 3.8. で示した実験系の他のチャンネルの周波数の組合せについて

も同様に回線断の同時確率を測定した。図 3.9. は， 2 回線のBERが 10-4 を越える同時確

率の測定値を2回線の周波数間隔を横軸にとって示したものである。同図の実線は12.5

恥佃z 帯域での周波数相関係数 p( ムf)=0.937のときに帯域内振幅偏差が7dBを超える確

率より算出した理論値である。周波数間隔が広がるに従って回線断の周波数相関は小

さくなり，指数関数的に減少することがわかった。また，この区間では 1/ T = 108 ~征-Iz

であり， 108 MHz ピッチで繰り返しデイツプが生ずる。従って 108 MHz の周波数差で

回線二重障害の発生確率が大きくなることが予想された。しかし実験結果では実際に

はその影響は少なかった。これは，フェージング時には τ の値が一定ではなく変動し
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ていたためと思われる。また，同図の破線はアナログ方式の理論値として回線断が受

信レベルが40dB低下で生ずるとした同時回線断確率を示す。 2桁以上異なる実測結果

から帯域内振幅偏差の同時瞬断発生確率の理論計算が妥当であることがわかる。また，

回線の回線断の確率を横軸にとった場合の異なる無線チャンネルでBERが 10-4 を超え
た時間率の同時回線断の確率の測定結果を図3.10. に示す。同図の実線は回線聞の周波

数相関係数k2=0.86 の理論値であり，実験回線における受信レベルの相関係数はk2=0.86

程度であったと推定される。
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マルチキャリア方式における周波数ダイバーシチ効果4 3. 

マルチキャリア方式の回線切替構成

(1 )マルチキャリア方式

マルチキャリア方式は， 1 無線チャネルに伝送するデータ信号を複数の系列に分割

し，周波数の異なる複数のキャリアを変調して周波数多重することにより伝搬路を伝

送させる方式である。例えば， 400MbitJs を 4マルチキャリアの 256QAM変調波で伝送

するとすれば図 3.1 1.のような構成が提案されている [83]0 4 マルチキャリア方式は，

100MbitJs の搬端インタフェース 4本を fl~ιの 4キャリアの変復調器に接続し送受信

系は共通増幅する構成である。

フェージングが発生した場合，受信スペクトルに振幅偏差を生じ符号誤り特性が劣

化するが，図3.12. に示すようにマルチキャリア数が多ければ周波数帯域幅が狭くなり

受信スペクトルの振幅偏差による劣化はシングルキャリアと比較して大きく改善する

ことができる [8] ， [9]。符号誤りが生じる限界の許容帯域内振幅偏差は，例えばナイキスト

帯域の振幅偏差量で定義できピットレートが変わりナイキスト帯域が変わってもこの

量は不変であり変調方式，装置パラメータに依存する。従って，マルチキャリアに分

劃すればするほどフェージングに対する伝送特性を向上できる。

3.4.1 

(2)マルチキャリア方式における回線切替法

マルチキャリア方式においては予備回線もマルチキャリアとなり複数のチャネルに

分割されるため，マルチキャリアの回線切替法としては以下の3種類が考えられる。実
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AC : Radio Terminal Equipment 
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SD : Space Diversity Combiner 
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図 3.1 1.マルチキャリア方式送受信系の構成
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図 3.12. マルチキャリアの効果

際の構成を図 3.13. に示す。

(a)システム切替

Radio Terminal 
Equipment 

(Receiver) 

~司 Fading

f4' Frequency 

現用 N システムのうち回線断となった 1 システムを予備システムにシステム単

位に切替る。

(b)切替先固定キャリア切替

現用回線のうち回線断となったプライマリキャリア(マルチキャリアを構成す

る 1波ごとのキャリア)をキャリア単位で予備回線のプライマリキャリアに切り換

える方法で現用回線と予備回線のプライマリキャリア聞を N対 l 切替に対応させ

る。

47 



(c)マトリクス切替

現用 N システムのプライマリキャリアを予備回線の任意のプライマリキャリア

に切り換える。

選択性フェージングでは，伝搬路の主波~干渉波聞の遅延時間差をて (nS) とすると 11 て

の周波数間隔でフェージングのノッチ(最も減衰する点)が生じるため，マルチキャ

リアで構成された 1 システムの中の全キャリアが同時に回線断となる確率は非常に小

さいことが予想される口周波数選択性フェージングが発生したときの周波数ダイパー

シチ効果が生じる様子を図 3.14. に示す。 f1 ~ f4 は，現用システムのマルチキャリアの
中心周波数であり， fl~ 九は，予備システムのマルチキャリアの中心周波数である。

フェージングにより回線断となった現用キャリアもは，予備キャリアもに切り換えら
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図 3.13. マルチキャリア回線切替の各種構成法
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円釘γγ活vγγ』受信内卜ル

Protection Channel Working Channel 

図 3.14. 周波数配置ダイパーシチ効果

れる。フェージング特性は， 11 T の周波数間隔および隣接するキャリア間で周波数相

関が高く，切替先の予備回線も同時に回線断となる確率が大きいため回線切替効果が

少ないと考えられる。しかし，マルチキャリア内の互いに接近しているキャリアのす

べてが同時に回線断となる確率は小さいと考えられる。従ってマルチキャリアの回線

切替ではシステム単位で複数のマルチキャリアを同時に切り換えるのではなく回線断

となったキャリアのみ予備の正常なキャリアに回線切替する構成の方が周波数ダイ

ノてーシチ効果が大きくなると考えられる。

3.4.2 マルチキャリア方式の周波数ダイバーシチ効果

(1 )フ工ージングモデル

周波数ダイパーシチ効果は，異なるチャネル聞の受信電力の周波数相関として考え

られ，周波数相関係数 ρ(ムのにより推定可能である。陸上区間の反射波の小さい伝搬

路では， ρ( ム 0はム fの指数関数となっており周波数に関してマルコフの関数が成り

立つため，異なる 2 チャネルで同時に回線断となる時間率の累積分布は結合m分布と

して比較的簡単な式で近似でき 回線切替効果の理論算出が容易である [28]0

一方，回線切替により切替効果を期待しなければならないようなフェージングの厳

しい海上伝搬路では， ρ(ムめは 3波マルチパスフェージングモデルを仮定した理論結

果関]より推定できるがこれはム fの単純な指数関数とはならず， 2回線同時断の時間率

を結合m分布を使って解析することは複雑であり困難である。また， ρ(ム ηの近似式

はムfの比較的小さい領域では周波数帯域内振幅偏差の算出のために近似式が示されて

いるが，周波数ダイパーシチの解析のために必要である周波数差の大きい領域におけ

る相関係数の推定式が示されていない。従って，無線チャネル聞の受信電力および帯

域内振幅偏差の相関の推定が困難であった。

フェージングモデルとしては 無線回線の瞬断時間の推定等には 2波モデルがよく
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使用されるが，異なる無線チャネル間の周波数相関等の解析としては広帯域における

周波数特性を問題とするため 3 波モデルによる解析が必要である。本論文は，より実

際の伝搬路に近い 3波モデルを対象にマトリクス回線切替効果を推定しその改善効果

を明らかにする。 3波モデルは，受信波が直接波とダクトによる 2波に加えて大地，海

面反射波を考慮する 3波の合成であると仮定する。 3波モデルによる受信電力は(2.18)

式で与えられる。

スペースダイパーシチ受信後の受信電力分布を求めるため (2.18) 式の P(f) を主アン

テナおよび副アンテナでそれぞれ考慮し，変調波の帯域周波数の中心周波数で合成後

の電力が最大となるように位相合成を行う同相合成スペースダイパーシチ受信のシ

ミュレーションを行った。

(2) 周波数相関係数

図 3.15. は，現実の伝搬路として大関(神戸) ~岸和田の 33.5 km 区間について 3 波

モデルによりシミュレーション計算して求めた ρ(ムめの理論値であり，同図にプロッ

トした点は，複数のFM回線の受信電力を同時観測して求めた実測値である。図 3.16.

は、大開(神戸) ~岸和田の見通し図を示す。 3波モデルのパラメータは、直接波の振

幅 ro= 1 ，第 2波を反射波とし振幅比r/ro= -2.2 dB，直接波~反射波の遅延時間差 τ=

1/c = 3.2 ns (c は光速) ，第 3 波としてダクト波の振幅比 rj九= -0.9 dB，通路長差 12=

Ocmである口図 3.17. は FM回線の周波数配置を示す。実測値は，理論値と広帯域にわ

たって一致しており 3波モデルにより周波数ダイパーシチの推定が妥当であることを

示す。

図 3.18. の実線は，異なる無線チャネルにおける受信電力低下の同時発生確立のシ

r1/rO = -2.2 dB , T = 11/c = 3.2 ns 
r2/rO = -0.9 dB , 12 = 0 cm 

一一一理論値
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ミュレーシヨン計算結果を示す。但し， ρ は，異なる無線チャネルの周波数間隔に対

する受信電力の周波数相関係数である。また，破線は結合m分布の理論式より得られ

た結果である。更に同図にプロットした点は実伝搬路の測定結果であり、 3波モデルの

シミュレーション結果とよく一致している。結合m分布の理論式より得られる受信電

力の同時発生確率分布は，チャネル聞の周波数間隔が小さく p が 1 に近い場合は比較

的よく一致するが広い周波数間隔における同時分布を推定する場合は困難であること

がわかる。FM回線のようにスペクトルが中心周波数付近に集中している回線の周波数

ダイパーシチ効果は受信電力の同時相関により推定できる。許容受信電力の低下は、

通常では定常時の-30~-40dB以下に設計するため従来の推定法では回線断が受信入力

の低下に支配的なFM回線では周波数ダイパーシチ効果を低めに見込むことになる。ま

た，周波数選択性フェージングでは 1f T の周波数間隔で相闘が高くなり，それ以外の

周波数では逆相関になっており同時に受信電力が大幅に低下する確率は少ないことが

予想される。

ディジタル無線方式では 占有スペクトル幅が広いため選択性フェージングが生じ

た場合には，伝送帯域内の振幅一周波数特性の劣化の方が熱雑音よりも伝送特性を大

きく劣化させる要因となる。瞬時の伝送特性は帯域の振幅一周波数特性に依存し， 1次

傾斜および2次傾斜を考慮する必要がある。しかし 実際のフェージング条件では周

波数帯域幅に比べてフェージングのノッチ周波数間隔が大きいため、帯域内にフェー

ジングのノッチが生じて 2次傾斜が生ずる場合よりも帯域外にノッチが生じて l 次傾

斜により回線断となる場合が多いと考えられる。このため統計的に回線断の時間確率

を推定する場合には，振幅一周波数特性のナイキスト周波数の両端における 1 次傾斜
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図 3.19. 異なる無線チャネルにおける帯域内振幅偏差の同時発生確率
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(振幅偏差)の分布から推計することが可能である[叫D 帯域内振幅偏差の分布は，受信

電力の周波数相関係数 ρ(ム f )と受信電力分布から推定できる。

ディジタル無線回線の異なる 2 回線の聞で同時に回線断が発生する確率を推定する

ためには帯域内振幅偏差が許容値を超える同時確率を求めればよい。図 3.1 9. は，異な

る無線チャネルにおいて帯域内振幅偏差が同時に許容値を超える確率を示す。 ρ=1の

場合は各回線で断となったとき他の回線も同時に断であり各回線の断率に等しいD 周

波数間隔が広く周波数相関係数が小さければ2 回線で同時に断となる確率は各回線の

断率の2乗以下であり， 2回線の確率事象がランダムであると仮定した場合よりも回線

切替効果が大である。回線断を生ずる帯域内振幅偏差の許容値は中断装置の変調形式

や装置パラメータに依存するもので伝搬路定数に依存しない。

(3) マルチキャリア方式における回線切替効果

現実の伝搬路モデルとして大開(神戸)~岸和田の海上区間( T = 3.2ns, rρ。=ー2.2

dB ， rρ。=-0.9 dB , 1
2 
= 0 cm) を例にとり，周波数特性を広帯域で正確に表現できる 3

波マルチパスフェージングモデルを仮定し各種マルチキャリア方式の切替構成の違い

による回線断率の改善効果(周波数ダイバーシチ効果)をシミュレーション計算によ

り算出した。

図 3.20. は， r/ro = -2.2 dB，ら/九= -0.9dB の強反射区間で T を変えて回線の断率

を変数に 3 波マルチパスフェージングモデルにより複数回線の帯域内振幅偏差を発生

させ回線の帯域内振幅偏差の許容値を 4dB としたとき 4マルチキャリア方式のシステ

ム切替のシミュレーションを行ったもので回線切替前の断率 (Outage Probability) と回

線切替後の断率を示す。システム切替では現用システム数が2 システム以上で改善効
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図 3.20. システム切替構成の周波数ダイパーシチ効果
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果がほとんどなくなる。

図 3.2 1.は， 4マルチキャリア方式の切替先固定キャリア切替の周波数ダイパーシチ

効果を示す。回線の瞬断率が0.01%以下であれば切替先固定切替でも 10倍以上の改善

効果があり，システム切替を大きく改善している。

図 3.22. は， 4マルチキャリア方式のマトリクス切替の改善効果を示す。マトリクス

切替では回線の瞬断率が大きくても他の切替法よりも効果がかなり大である。

図 3.23. は， τ= 1/ c = 3.2 ns, r/ro = -2.2 dB , ri九= -0.9 dB , 12 = 0 cm の大開~岸

和田東の実伝搬路について各種切替法について現用システム数を変えたときの周波数
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図 3.21.切替先キャリア固定切替構成の周波数ダイパーシチ効果
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図 3.22. マトリクス切替構成の周波数ダイパーシチ効果
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図 3.23. 回線切替効果の推定

ダイパーシチ効果のシミュレーション結果を示したものである。海上区間のような強

反射区間におけるマルチキャリア方式では，システム切替を適用しても切替効果は現

用予備が 1 : 1 の場合しか効果がない。また，切替先固定キャリア切替およびマトリ

クス切替でも現用数が増加するにつれて切替効果が急激に減少する。切替効果 10倍を

目標にすると切替先固定キャリア切替では現用システム数4 システム以下，マトリク

ス切替では 9 システム以下である。 10 システム以上のマトリクス切替では切替効果が

切替先固定キャリア切替の切替効果と比較して 2~3倍程度しか改善されず，装置お

よび制御法の複雑なマトリクス切替にしても大きな効果が得られない。

(4) 符号伝送実験

大関~岸和田東の海上伝搬路(伝搬距離 33.5km， T = 3.2ns, r九=2.2d B) において

256QAM マルチキャリアのうち 2 キャリアを伝送し伝送特性を測定した。 2 キャリア

の中心周波数は， 4780ÑUHz， 4820ÑUHz でクロック速度 12.5MB，伝送容量 100 Mbitls で

あり，送受信系は共通増幅を行っている。

昭和 61 年 8 月 17 日 12 時 45 分~ 14時 22分のフェージング発生時に両キャリアの BER

が 10-4 を超えた時間率は ， 0.1 5%であった。また，両キャリアで同時に断となる確率は

0.0034%であった。 256QAMの許容振幅偏差が4dB であったとして本手法により推定

すると図 3.15. よりナイキスト帯域周波数 12.5 MHzおよび無線チャネル周波数間隔 40

h柾むの周波数相関係数は ρ(ムり=0.983 および p( ム η=0.840である。図 3.17. より各回

線の断率は， 0.07% であり， 2 回線の同時断率は 0.006% と推定され実測結果と比較的

よく一致した。
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3. 5 結言

ディジタルマイクロ波方式における周波数ダイパーシチ効果の評価法については、

従来の受信レベルのみを用いて推定する手法が使用できない可能性が高く、本章では

ディジタル方式に特有の帯域内振幅偏差を考慮、に入れた解析法を新しく提案し、検討

を加えた。まず周波数相関係数に多重マルコフの関係を仮定した場合においてフェー

ジング時の受信電力分布として m分布を用い， 2 回線の帯域内振幅偏差の同時発生確

率より周波数ダイパーシチ効果を算出する推定法を示した。更に16QAMディジタル方

式を例にとり理論推定値を求めると共に長距離海上区間の実伝搬路で符号伝送実験を

行い理論値と実測値を比較し本手法の妥当性を確認した。その結果，以下のことが明

らかになった。

(1)帯域内振幅偏差の結合分布関数より周波数ダイパーシチ効果を推定することがで

きる。

(2) 受信電力低下により瞬断率を推定する従来の方法では周波数ダイパーシチ効果の

推定値は 2 桁以上も異なり使用できない。

(3) 周波数ダイバーシチ効果は回線開の受信電力相関係数k2=0.9以上になると急激に

劣化し無相関の場合の推定値より 2 桁以上も劣化する。

さらに、長距離海上区間のように海上反射波が直接波と同一レベルで受信される伝

搬路における受信電力の相関は遅延時間差をでとすると 1/ T の周波数間隔で相関が高

くなることが知られている。より正確な推定値を得るため 3 波マルチパスフェージン

グモデルによるシミュレーションによる推定法を提案し実伝搬路の実測結果から妥当

であることを示した。

海上区間のように反射波が強い区間においては、回線品質を改善するためマルチ

キャリア方式を適用する必要があり、この場合、従来は 1 回線であった予備回線がマ

ルチキャリア数倍になり周波数切替方式に種々の構成が考えられる。本章では、周波

数ダイバーシチ構成としてシステム一括切替、切替先キャリア固定切替、マトリクス

切替を想定し、その改善効果を解析した。その結果、各種マルチキャリア回線切替の

周波数ダイバーシチ効果について以下のことを明らかにした。

(1)システム切替では，十分な周波数ダイパーシチ効果は得られない。

(2) 切替先キャリア固定切替では，現用予備比が4: 1 以下で 10倍以上の改善効果が

ある。

(3) マトリクス切替は現用予備比が10: 1 以下で周波数ダイバーシチ効果は 10倍以上

得られ他の切替構成と比較して大きな改善効果がある。

本結果は，実証のため大開~岸和田東聞の実伝搬路に対して評価したものでありす

べての区間にこの結果が完全に当てはまることまで、は確認を行っていないが、強反射
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波が存在する区間 すなわち海上区間等を対象とした場合には 3 波モデルで精度よく

記述できることが別の試験から明らかとなっており，上述の結果は大概当てはまると

考えられる。他区間における正確な周波数ダイバーシチの改善効果を推定するには、

伝搬パラメータを取得することにより本論文で述べた手法で解析することが可能であ

る。

57 





第 4 章 スペースダイパーシチ

4. 1 序言

従来シングルキャリア方式のスペースダイパーシチ(SD)では、ディジタル方式に対

応するため帯域内振幅偏差を最小にするように合成位相を制御する最小振幅偏差 SD

(MID-SD)が提案された。マルチキャリア伝送方式で、各マルチキャリアにこの手法を適

用すると装置がマルチキャリア数だけ必要となるためマルチキャリアの複数キャリア

で共通制御を行うノッチ検出形阻D-SD が提案された。しかし長距離海上区間のよう

に反射波遅延時聞が短くフェージング条件の厳しい場合にはノッチ検出の周波数検出

点の数が有限であるためマルチキャリアの複数キャリアの全てのキャリアについて帯

域内振幅偏差を十分改善できない場合が考えられる。また、従来の MID-SD では無限

移相器の制御をマイクロプロセッサを用いて行っていたため制御速度に限界があり、

長距離海上区間のように高速なフェージングが発生する場合には対応できないことが

予想される。さらに検出点の数を増加させた場合には速度が低下しフェージング速度

に追随できない可能性があると考えられる。

マルチキャリアのスペースダイパーシチとして各波で個別にスペースダイバーシチ

合成田路を用意して各波で最適な位相条件で合成することにより改善を図ることがで

きると考えられるが装置が大形化するため、改善効果を明らかにしてから比較検討の

うえ導入判断する必要があった。本論文は、マルチキャリア構成のSD として小形化の

ため IC化が可能な各波制御同相合成SD の構成を提案し、改善効果を明らかにすると

ともに SD制御回路および無限移相器の IC化回路構成を提案し、実験により効果を明

らかにした。本論文では、各種スペースダイパーシチの改善効果を 3 波合成フェージ

ングモデルにより受信電力および帯域内振幅偏差の発生確率をシミュレーション計算

により求める手法により明らかにした。さらに、 33.5kmの海上伝搬路でフェージング

時各種スペースダイパーシチによる瞬断率改善を測定し比較検討した。

また、スペースダイパーシチの回路構成においてキーデバイスである無限移相器に

ついて検討し、小型化、および高精度化を行った。本論文では MIC化を可能とする

ため入力信号を90。の位相差で 2 分岐し適当な振幅比でベクトル合成する方法を採用

し， MIC化で生ずる損失の低減のため能動素子であるデュアルゲート GaAsMES 児T

を用いた新しい回路構成を提案した。 FET無限移相器を実現するためには，第 2 ゲー

トバイアスに対して通過位相変化の小さいデュアルゲート FET振幅調整回路を実現し

なければならない。通過位相変化を最小にするため第 2 ゲート終端インピーダンスを

最適化する手法が実験的に検討されているが理論解析はまだ行なわれていない。ま

ず本論文では，回Tの等価回路定数のバイアス依存性を考慮した等価回路解析により
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デュアルゲート回Tの振幅および位相の変化を数値計算し，実験結果と比較した。そ

の結果，第 2 ゲート終端インピーダンスの理論設計が可能であることが明らかになっ

た。

また、マルチキャリアディジタルマイクロ波方式の各波同相合成に使用するためさ

らに小形化を実現するためバイポーラICデバイス技術を使って無限移相器のワンチッ

プ化を達成した。マルチキャリアの各波制御のため装置規模が増大することになるが、

デバイスとしては個別部品を組み合わせて構成するしかなかったため装置が大形化す

るという課題があった。同相合成 SD 合成田路の構成田路は、平衡変調器および90度

合成器である。従来技術としては、GaAsプロセスにより高周波化が実施されてきたが、

比較的低い周波数領域では、シリコンバイポーラデバイスにより低コストで実現でき

ると考えられる。

4. 2 フェージング速度と制御アルゴリズム

4.2.1 2 波干渉フェージングと位相変化速度

マイクロ波帯のフェージングによる伝搬特性の解析では，一般に 2波干渉フェージ

ングモデルにより解析できる。 2波干渉フェージングモデルは，図 4.1.に示すように送

信アンテナから送信した電波が直接伝搬して受信アンテナで受信される直接波と海面

で反射される反射波および伝搬路で屈折して受信側に届く屈折波が干渉波として合成

されて受信されると仮定したフェージングモデルである。

直接波の振幅をAとし主波~干渉波の振幅比を r，遅延時間差を T とすると受信電界

R は，次式で表わされる。

R= A(l+日τ)= A-J1 + r2 + 2rcosωτej8 

但し，。は R の位相角であり

Refracted ray 

Receiver 
R 2 

A2r2 \:-一一子\

... 
A 2 

図 4. 1. マルチパスフェージングモデル
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= tan-1L ~コ;τ) (4.2) 

である。

受信波の位相変化速度は， 。の時間微分で得られ次式で表される。

dfJ smωτ 改 r(r+ cosωτ) d(ωτ) 
一一= 一一+ 一一一
dt 1 + r2 + 2r cosωr dt . 1 + r2 + 2rcoswτ dt 

(4.3) 

また，受信電力は

P(ω) = JRJ2 = A 2 (1 + r2 + 2r cosωτ) ~~ 

であり， dB 値の時間変化を検討するために 101og(P(ω))の時間微分を計算すると次の

ようになる。

_ 10(loge) d(P(ω)) 
一{101og(P(ω))} =一一一一一一一

P(ω) dt 

f r + cos wr dr r sinωτ d(ωτ) 1 
= 20(loge)~ 一一一 } 

11+r2 +2rcοsωτ dt 1 + r2 + 2r cosωτ dt I 
(4.5) 

フェージングのノッチのレベルが一定でノッチ周波数が一定速度で移動する場合の

フェージングについて検討すると，主波~干渉波の振幅比rは一定で、あり， (4.3) ， (4.4)式

より

I~~I~ 11:にた:LT宅金|壬占|学|

|ニ Izl:O(loge)rsim担一{101og(P(ω))}I z 
dt 

壬附け市|ザ| (4.6) 

で表される。d(ωr )/dtで、規格化すると受信波の位相変化速度および受信電力の時間変

化は図 4ユのようになる。受信波の位相変化速度は，直接波と干渉波が逆相 (ωr=

π) の場合に最大となる。直接波と干渉波が逆相となる周波数では他の周波数よりも

受信電力が落ち込み，ノッチ周波数を生ずる。従って，帯域内をフェージングのノッ

チが生ずる場合に最も位相変化が大きく，例えばr=0.9 の場合の受信波の位相変化速

度は，直接波~干渉波の位相差ωT の時間変化速度の 10 倍以上にもなる口

実伝搬路での測定結果の例は少ないがノッチ移動速度で最大50 MHzlsec 程度が観測さ

れておりこれに追随する位相変化速度であることが望ましい[87]。主波~干渉波の遅延
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フェージング速度図 4.2.

時間差 T = 8nsではフェージングのノッチ周波数は 11 T = 1/8 X 106 (MHZ)の間隔の周

波数で生じ、この間で主波~干渉波の位相差は 0~2π であるため

5Ox106 
-π= 2.5 (rad/sec)= 144 (deg/sec) |ザIm~

であり、 r=0.9 とするとノッチ深さは-20dBであり、 (4.6) 式から位相の変化速度は， 22.5

rad/sec(l230
0 

/sec) ，受信電力の劣化速度は， 114 dB/sec が最大となる。

SD 合成器の速度

2波干渉フェージングモデルでは主アンテナの受信波の主波の振幅をA，とし主波~

干渉波の振幅比を r， '遅延時間差をで l とすると受信電界 R，は，次式で表される。

4.2.2 

(4.7) 

杓
ノあで
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曲
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京
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但し，

である。

副アンテナの受信波の主波の振幅を A2 '主波~干渉波の振幅比を r2 ，遅延時間差を
九とすると受信電界R2 は，次式となる。

(4.9) 
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R2 ニ Az (l+ r2ejωτ2 ) 

。 2 は次式で表される口但し，



乱= ta正JI~mωτ_2 I 
~ 1 1 +ち∞sωτ2 I (4.10) 

SD合成後の受信電界Rc は，無限移相器(EndlessPhase Shifter)の位相角を併とすれば

次式で表される。

Rc=RI 十 R261争

従って合成受信電力 Pc は

(4.11) 

ξ(ω) ニ IRcl
2

= A/(1 + ポ +21j COSωτJ)+A/(I+ イ +2ろ ωωτ2) (4.12) 

+2AJ~(cosゆ十円 cos(ωτI 一ゆ)+ろ cos(ωT2 +ゆ)+ 'ir2 cos(ωAτ+ ゆ))

但し ムては遅延時間の差であり次式で表される。

Aτ=τ2-τl 

同相合成 SD(lnphase SD Combiner) は，合成後の受信電力 Pc (ω) が伝送帯域の中心周

波数で最大となるように合成する制御法 (MAP:MaxmumPower Combiner)で、あり移相

器の制御位相角は次式となる [2910

ゆMAP = θl ー θz

1 IκSlllW_τI _1 I 久 SlllW_τ内 l
= tan '~-'じ-'-?-tan-'~-L. CL ト

11+ 円 cosω九 1 11+ ち cosωcT2 J 
(4.13) 

但し， ωc は帯域の中心周波数の角速度である。

帯域内振幅偏差は，中心周波数ωc からム ω/2 離れた帯域の両端の周波数ω+(=ωc+

ム ω /2)およぴ、 ω_(=ωc ーム ω/2) における受信電力比D であり次式で表される。

+
-
一

ω
一
ω

p
c一p
c

一
一
D
 

(4.14) 

同相合成の~ MAP を変化させたときの合成電力および受信電力比Dの劣化量を図 4.3(a)

および図 4.3(b)に示す。フェージングの 2波の振幅比を 0.9 以下とすると合成電力の劣

化を ldB 以内にするためには位相誤差は2π ラジアン (360
0

)である。前記の理由で

併= ~ MAP で D 二 O となっていないがD の劣化量は 2dB 程度である。最小振幅偏差合

成 SD(MID-SD:Minimumlnband Amplitude Dispersion SD) は， D が最小となるように位

相併を制御する合成法であり図4.3(b)においてDの最小となる併= ~ MAP に制御される

ため図 4.3(a)から千= ~ MAP では合成電力は低下する場合があることがわかる。また，

位相誤差に関しても合成電力および振幅偏差が急激に変化しており許容される位相誤
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差は同相合成に比べてかなり厳しい要求条件となる。~ MAP の時間変化を算出するため

( 4.13)式を時間 t で微分すると次式となる。

dゆMAP _ J Smωλ d1j smωぁ dち l
巴 一一 , 

dt II +円2 + 21j cosωc1'， dt 1 十九2+2九 COSωcτ2 dt J 

+1 円(円 +ωωλ) d(叫τ，)ち(いωωcτ2 ) d(ωんH
‘一--------------------
ll+ 円2 + 21j cosωc 1', dt 1 +ち2+2ろ COSωcτ2 dt J 

( 4.15) 

フェージングのノッチの落ち込み量が変化せずにノッチ周波数が移動するフェージン

グであるとすると f" f 2 , d(ω T ,)/dt, d (ω T )/dt は一定であるから

Id 仇刊~Iハ| 円山Gヤ川川+刊一C???……sω叫ω叫仰C1(τづ7z1ι+Jバ2 + 2r. C∞OSωωτ dt 1 + r~ 2 + 2r~ cosω~1'~づ~I (4.16) 

5 I 
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三 -10

<E 

-15 

-20 
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(b)帯域内振幅偏差

図 4.3. 同相合成 SD 合成田路の位相偏差に対する振幅特性劣化
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従って，主アンテナの受信波のパラメータと副アンテナのパラメータが相関が無く rl
=ろ =rであるとすると、第 l 項，第 2項の係数は ω て l'ω T 2 の変化に対して ω T 1 

=ω T 2-π のとき~ MAP の時間変化速度は最大になる。最大値は

d(ω T )/dt=-d(ωτ2)/dt (4.17) 

のとき最大となり

|年卜 21司陪丘
となる口最大値は，単一受信の場合の 2 倍であるがこれは主アンテナ，副アンテナの

フェージングのノッチがすれ違う(同一入射条件)場合である。従って，無限移相器

の位相制御速度としての最大値は

ldA m田ずし=山=45(raψ 
程度である。

4.2.3 最小振幅偏差合成 SD合成制御の制御速度

最小振幅偏差合成 SD は帯域の周波数特性が平坦になるように合成する制御法であ

る。中心周波数ωc からム ω /2離れた帯域の両端の周波数ω+(=ωc+ .ð..ω/2) および

ω一(=ωc- .ð..ω/2)における受信電力差D は次式で表される。

D=lう(ω+)-11(ω_)

= X +Ysin ゆ +Zcosゆ

但し，ム T= τ2 一 τl として X ， Y , Z は次式で表される。

I A 2 _.. _. _ _ ,_. /j.川7・ 2 ・ l
X=-4イ A九 smωcτ1 ・ smー::..:l.. +A2 巧 smωcτ2 ・ smここ斗

["  v , 2 ~~ V~ 2J  

í 八ωτ1 八ωT，.， . .ð..ωAτl 
Y=-4AI~イ一円 cosωcTl-SIn--4+ ろ cosωcτ2 ・ sm--ム十円円 cosωc.ð..τ ・ sm--ート

l' v , 2 '" v'" 2 ''" v 2 J 

r .八ωτ 八T，.， . /j.ωAτi 
Z=-4AI~何 smωcτ1 ・ sm ー:...:..!.+ち smωcτ2 ・ sin-':L + 1'jr2 sinwc.ð..τ.sin --:--( 

[' v , 2 ~ v~ 2 ， ~V 2 J 

である。

最小振幅偏差合成では帯域内振幅偏差を最小にするように~ MID を制御する。

y2+Z2_X2 孟 0 の場合，合成位相 ~ MJD を制御して D=O にまで追い込むことができる 0

~ MID は次式で表される。
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表 4.1.各種スペースダイパーシチの制御アルゴリズム

合成/切替 IF帯 IF帯 ヘe 一刀γ ントー帯

移相器 RF主信号 ローカ}~.信号 IF帯主信号 へ A ースハットー切替

←一?
回路構成

S岩山
EPS:Endless Phase Shifte 

周波数特性 広帯域 狭帯域 狭帯域 へ-スハーンド

装置規模 中 大

特徴 複数システムのスヘ。ースダイハや
高速制御可能 品速制御可能 遅延調整、切替制御

ー汗移相制榔に適用可 各波制御構成 はディシータ}~回路

デ/\"1ス技術誘電体回転形(導波管) MMICイヒ IC化 LSIイヒ

適用方式| シングルキャリア方式
シンク。}レキャリア方式

マルチキャリア方式
切替3SD方式

マルチキャリア方式 セlレ間ダイハーーシチ
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(4.18) 

また， y2+Z2_X2 く O の場合は ， D=O まで追い込むことはできないが併を制御して D

の絶対値を最小にする合成位相~ MID に最適制御されて止まる。合成位相~ MID は次式

で表される。

、E
E
l
-、

r
l
l
J

Y

一z

r
l
i
s
t
-
-
L
 

n
 
u
 

一
一D 

M
 

,O' 

4.2.4 既存 SD 合成制御の制御速度

ディジタル無線方式の伝送品質は広帯域な周波数特性が要求され，回線断の時間確

率(断率)は帯域内振幅偏差の劣化が支配的である。従来のアナログ無線方式では回

線の断率は受信レベルに依存していたため周波数帯域の中心で合成後のレベルが最大

となるように合成位相を制御する同相合成スペースダイパーシチが広く使用されてき

たが，ディジタル無線方式では回線断の発生が受信レベルより帯域内振幅偏差に支配

的であるために合成後の帯域内振幅偏差に注目して主アンテナと副アンテナの位相条

件を帯域内振幅偏差が最小となるように合成する民但D-SD が開発されている[29l 0
SD合成法には，表4.1 に示す合成法があり各種SD合成法について特性を示す。 MID­

SD は，シングルキャリヤ方式で広く用いられており，伝送帯域周波数内に 2点あるい

は3点の検波器を付けて受信レベルを測定して l次偏差および2次偏差を最小にするよ
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うに制御する方法である。制御法は位相を前後して l 次偏差および2 次偏差が小さく

なる方向に動かして最適な状態にもっていくという摂動法を使用する。この方法は複

雑であり通常マイコンにより制御する。主信号に摂動をかけると摂動による受信波が

変動するという影響をうけ256QAMの多値変調方式ではピットエラー特性に影響が現

れることがわかっている。この摂動による影響を避ける方法としては，移相器および

合成回路を 2組用意して主信号系と制御系と分離して制御系の移相器にだけ摂動をけ

て制御する外部センシング法が適用される。

マルチキャリア伝送方式では，変調波が複数あり各波で偏差を算出して制御するよ

りも各波の任意の周波数点における受信レベルを検出して制御して制御方法の簡単化

を図ったノッチ制御形MID-SD がある。これはフェージングのノッチ点に近いと考え

られるその最も小さいレベルに着目して移相器の位相併に摂動をかけて持ち上げる方

向に制御する方法である。

従来の制御法はマイコンにより合成位相に摂動をかけて制御していたため制御速度

には限界があり従来の装置では， 8点検出の場合 1000

/sec. 4点検出の場合 1600
/sec 

が限界であり高速のフェージング速度に対しては追随できない場合があると考えられ

る。また，フェージングのノッチ検出点を正確に把握するためには無数の検出器が必

要であるが，検出点が有限なためフェージングのノッチ点が受信レベルの中央の周波

数に落ち込むと摂動の感度が小さくなったり疑似安定点が生ずる欠点があることがわ

かっている。特に海上区間のように直接波と干渉波の振幅が等しく受信波の遅延が反

転する場合に疑似安定点が多く発生することが確認されている。

4.2.5 同相合成 SD 合成田路の高速化

本論文は，マルチキャリアによりキャリア当たりの伝送周波数帯域は狭まるので全

周波数帯域でSD合成を行うよりも各キャリアで個別にSD合成器を設けて制御するこ

とにより SD合成の精度を改善でき狭帯域化のため各波の中心周波数で同相合成して

ハードウェアを簡単化できる。ただし各波個別となるためSD合成器の個数は増加する

ので小形化のため LSI 化が可能な回路構成であることが必要であるため LSI化可能な

回路構成を提案した[93) ， [94)。また SDの制御法としては原理的に疑似安定点が存在しな

い同相合成制御を検討した。

図 4.4.は，各波個別制御同相合成SD回路の構成を示す。動作原理は受信帯域の中心

周波数で同相合成するため MAIN.SUB の受信波の中心周波数の成分を帯域通過フィ

ルタにより抽出した信号を AGC アンプで等振幅として乗算器で掛け算する。ただし，

乗算器の出力は， MAIN, SUB が同相のとき出力電圧が0 となるように MAIN側信号

は 90
0

ハイプリッドで分岐している。移相器の位相を併とすると乗算器ではMAIN信

号 sin(ω t+e 1+ π /2)と SUB 信号 sin(ω t+ e 2+ 引の乗算を行い出力信号は
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sin(ωt+ θ1+π/2) ・ sin(ωt+ θ12 +ゆ)= cos(ω't+ θ1)' sin(ωIt+82 + ゆ)

= sin(θ1-θ2 ーゆ)-sin(2ω't+ θ1 +82 +ゆ)
( 4.19) 

となる。第 2 項は，高周波成分でありローパスフィルタ出力でカットされ第 1 項のみ

が残る。移相器の位相併は適当なクロック周波数を乗算器出力の+ーの符号により十

の場合アップカウントでーの場合ダウンカウントしたカウンタ出力 (8 ピット 256 値の

バイナリ出力で 360
0

の位相を分割)で制御され乗算器出力が sin(Ofof 千 )=0 と

なった位相併で止まる。

本論文で提案した高速高精度の同相合成SD 合成制御回路を図4ふに示す。入力信号

をハイブリッドで2分岐し，平衡変調器によりそれぞれの信号の振幅を sin 千および、cos

4 の振幅比に振幅制御して出力側のハイブリッドで900 の位相差でベクトル合成され

る。出力信号の位相差は平衡変調器の制御電圧で制御ることができ ， sin チおよびcos

併の電圧発生のためROM と NDコンバータを用いてディジタル8 ピットデータで位相

角 3600 を制御する。図 4.6. は、 SD 合成制御回路の動作波形を示す。

LSI化した制御回路の外形を図 4.7. に示す。また，狭帯域フィルタは SAW を用いて

小形化を実現している O 本回路はマイコンを使用しておらず高速の制御回路を構成す

ることができ最大速度は 4500
0

/sec を実現している。無限移相器の位相制御特性を図

4.8. に示す。 ROM と ND コンバータによる非線型補償により位相誤差0.3 0 以内，振幅

偏差O.l dB 以内を実現でき 256Q AM変調波の位相制御として十分な特性が得られた。

Main 
Antenna 

RX Local ~へ，
Osc. 

Sub 
Antenna 

EPS : Endless Phase Shifter 

HYB: Hybrid 

図 4.4.各波個別制御同相合成スペースダイバーシチの構成
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図 4丘同相合成 SD 制御回路の動作波形
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図 4.7. 同相合成 SD 制御 LSI

図 4.8. 無限移相器の位相制御特性

4.2.6 実験結果と考察

従来のノッチ制御形SD と個別制御SDの比較をするためフェージングシミュレータ

を用いて 256QAM 100Mb/s の変調波を使って符号誤り率特性を測定した。フェージン

グの条件として比較的厳しいフェージング条件として て= 8ns の反射波で振幅を指

数分布として4点検出ノッチ検出形スペースダイパーシチと各波制御同相合成SDによ

り復調後の BERの累積分布を測定した。測定結果を図 4.9. に示す。ノッチ検出形の内

部センシングを行うと 256QAM変調波の復調に影響を与え BER特性に劣化を生ずる。

また，各波制御同相合成スペースダイパーシチはノッチ制御 SD と比較して 10倍の改

善効果があった。
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図 4.9.SD 合成位相制御速度による BER劣化

4. 3 各波制御同相合成スペースダイバーシチ方式

4.3.1 マルチキャリア方式における SD 制御アルゴリズム

(1 )最小振幅偏差合成

ディジタル無線方式の伝送品質は広帯域な周波数特性が要求され、回線断の時間確

率(瞬断率)は、帯域内振幅偏差の劣化が支配的である。従来のアナログ無線方式で

は回線の断率が受信レベルに依存しているため周波数帯域の中心で合成後のレベルが

最大となるように合成位相を制御する同相合成スペースダイバーシチが広く使用され

てきたが、ディジタル無線方式では、回線断の発生が受信レベルより帯域内振幅偏差

に支配的であるため合成後の帯域内振幅偏差に注目して主アンテナと副アンテナの合

成位相条件を帯域内振幅偏差が最小となるょっに合成する最小振幅偏差合成(MID)ス

ペースダイバーシチが開発されている [29]0 図 4.10(c). は、 MID-SD の構成を示す。この

阻Dスペースダイパーシチの制御法としては帯域内振幅偏差を小さくするため主アン

テナおよび副アンテナの受信波(それぞれ主波に対して海面反射波等の干渉波を含む)

を合成して干渉波成分を打ち消し主波のみが残るように位相制御する方法であるが、

主波と干渉波と区別する方法がないため実用的な位相制御法としては、摂動法により

最適な位相角を見つけ出す方法によっている。しかし主信号に摂動をかけると摂動に

よる受信波の変動の影響を受けるため、移相器および合成田路を 2 つ用意して復調す

るための合成田路と制御のみに使用する合成田路を用意してにするため復調信号には

摂動をかけずに制御系のみ摂動をかける外部センシング法が使用される IU148910 さらに

最小振幅偏差合成では合成後の受信電力が低下することも予想されるため、合成後の
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受信電力があっ一定レベル以下になったときには合成後の受信電力に注目して同相合

成を行う MID-MAP[勾]が適用されている。このように最小振幅偏差合成の制御は複雑で

ありマイクロプロセッサを用いた制御回路および電気的な制御信号により高速な位相

制御可能な無限移相器[問 (EndlessPhase Shifter) により構成される口

(2) ノッチ検出形 MID スペースダイバーシチ

最小振幅偏差合成は、合成後の振幅偏差を計算しながら合成位相を制御するもので

あり制御法が複雑であるという欠点があった。このため、簡単な制御法として帯域内

の複数の周波数で受信レベルを検出し、それらのうち最小の点を大きくする方向に移

相器の位相を変化させていき最適な位相を摂動法により見出すものである。マルチ

キャリアのスペースダイパーシチとしては図4.10(b). に示すように検出周波数をマルチ

キャリアの複数の検出点にとりフェージングのノッチに相当する検出点のレベルが大

きくなるように移相器を回転させる。ノッチ検出の検出点(周波数)が無限個にとれ

るとすれば常に最悪点(ノッチ点)を正確に把握できる。しかし構成上実現できる有

限個の検出点の摂動法ではノッチ周波数が検出周波数の聞に陥り、実際には最適な合

成位相があるにもかかわらずそれを最良の合成位相であると誤判定されてしまう場合

(ローカルミニマム)が考えられる。実験では、海上区間のように主波と干渉波の受信

レベルが同等であり一方の遅延が反転する場合ローカルミニマムが多点存在すること

が確認されている。
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図 4.10. マルチキャリア SD の制御アルゴリズム
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(3 )各波制御同相合成スペースダイバーシチ

従来のMID-MAPおよびノッチ検出形MIDスペースダイバーシチで救済できない場

合は、

(a) 同一入射条件

(b) 一方のレベル低下

(c) ローカルミニマム

であると考えられる。

同一入射条件は、フェージングの発生がスペースダイパーシチの主アンテナと副ア

ンテナの受信入力で同時に発生する確率が大きいために起るものであり、スペース相

闘が強い場合多く発生すると考えられる、通常主アンテナと副アンテナの受信入力の

スペース相関係数は小さくなるように設置されるがダクト波の影響等により 2 面のア

ンテナ間のスペース相闘が高いフェージングが発生する場合にはさらに 3 面以上のア

ンテナを合成する方法が有効であると考えられる 190149110

一方の受信レベルのみが低下する場合は、移相器の摂動による合成受信電力の感度

が悪くなり最適合成位相を検出できずに誤差が大きくなる。ローカルミニマムは、有

限個の検出点でフェージングのノッチを検出しようとしたために発生するもので中心

周波数で受信電力を最大にする同相合成スペースダイパーシチにおいては発生しない

と考えられる。マルチキャリアの場合、各キャリアの変調波の帯域は狭くなるため最

小振幅偏差合成を使用しなくても各キャリアの中心周波数で同相合成すれば帯域内の

振幅偏差を抑えることができると考えられる。図 4.1 1.(a)は、マルチキャリア方式にお

いて各波の同相合成を行うスペースダイパーシチの構成である、各キャリアの同相合

成スペースダイバーシチの構成は、各波制御のため制御回路、移相器および合成田路

が必要であるが、最近のモノリシック IC技術を使用すれば従来の共通制御スペースダ

イバーシチよりも構造が単純であり IC 化が容易であり小形化が行える [93149410 動作法

は、メイン、サブの信号を分岐し該当キャリアの中心周波数の土 lMHz程度の帯域通

過フィルタ (BPF)通過後、定レベル増幅し乗算器に入力させる、乗算器では、位相差に

応じた電圧が出力されこれにより無限移相器を制御して同相合成を行う。

4.3.2 理論検討

現実の伝搬路モデルとして大開(神戸)~岸和田無線中継所(大阪)の伝搬距離

33.5km の海上区間を例にとり、周波数特性を広帯域で正確に表現できる 3波マルチパ

スフェージングモデルを仮定し各種マルチキャリア方式のスペースダイパーシチ制御

法の違いによる回線断率の改菩効果をシミュレーシヨン計算により算出した。シミュ

レーション条件は、直接波の振幅 fO = 1 、第 2波を反射波とし振幅比f] / fo=-2.2dB、直
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接波~反射波の遅延時間差 T= 1
1 
/ C = 2.4ns (c は光速)、第 3波としてダクト波の振

幅比 f2 / fo=-0.9dB 、通路長差 12 = Ocm の 3 波モデルとした。本区間は、短距離海上区

間であるが送受信アンテナ高さが低く海面からの強い反射波が存在しフェージングの

厳しい区間である。

図 4.ll.(a) は、単一受信、 4点ノッチマルチキャリア共通制御 SD、各波制御 3 点ノッ

チ制御 SD、各波制御同相合成の受信系についてシミュレーション計算して求めた 50

MHz帯域における帯域内振幅偏差の発生確率である。また、(2.19)式により求めた周波

数相関係数は ρ(ムη=0.9902 であり、単一受信および同相合成 SD では À = 1 および A

=2のガンマ分布より算出した結果(同図の破娘)とほほ一致する。 3波モデルによる

スペースダイパーシチのシミュレーションにより 12.5 MHz, 6.25 MHz帯域幅の変調方

式において各種スペースダイパーシチ合成をおこなった結果の帯域内振幅偏差の発生

確率を図 4.1 1.(b)およびい)に示すO ノッチ検出形SDでは 4~5dB程度以上でSDの改善

効果が少ないことがわかる。

4.3.3 実験結果

(1 )現場試験

大関~岸和田東無線中継所で昭和 62 年 7 月~ 12 月まで 256QAM の 4 マルチキャリ

ア方式の海上区間での伝搬特性およびスペースダイパーシチ、トランスパーサル等化

器および交差偏波干渉補償器の動作特性を測定するため符号伝送実験を行った[問。昭

和 62年 6 月 24 日から 26 日まで各波制御同相合成スペースダイパーシチとマルチキャ

リアの共通制御スペースダイバーイチで受信しBERおよび帯域内振幅偏差を同時に測

定した。測定したフェージング時間は 16.3 時間であり、フェージング時間に対する帯

域内振幅偏差の分布を図 4.12. に示し、 BER の累積分布を図 4.13. に示す、 10-4 の BER

で比較すると各波同相合成スペースダイパーシチはノッチSD方式に比較して約5倍向

上した。

(2) フェージングシミュレータによる実験

さらにフェージングの厳しい区間に対するスペースダイバーシチの改善効果を測定

するためフェージングシミュレータにより発生させたフェージングに対して室内実験

を行った。

フェージング条件は、 T =8nsの反射波で、振幅を指数分布としてフェージングシミュ

レータにより発生させたフェージングに対してマルチキャリアのスペースダイパーシ

チとして 4点検出ノッチ検出形スペースダイパーシチの内部センシングおよび外部セ

ンシングおよび外部センシング2点検出のノッチ検出形スペースダイバーシチおよび

各波制御同相合成スペースダイパーシチにより室内伝送シミュレーション実験を行い
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BERの累積分布を測定した。 BERの累積分布の測定結果を図4.14. に示す。内部センシ

ングでは摂動のため256QAM変調波の復調に影響を与えBERの劣化が生じており使用

できないことがわかる、また、 4マルチキャリアの各波制御同相合成スペースダイパー

シチと比較して 4点ノッチスペースダイパーシチは約 10倍の劣化を生じている。

(3) 結果

マルチキャリアのスペースダイバーシチについて 3波合成フェージングモデルを仮

定し各種スペースダイパーシチの断率の改善効果をシミュレーション計算し実験確認

した。この結果、マルチキャリアのスペースダイパーシチとして各波制御を行う必要

であり、制御アルゴリズムとして同相合成と最小振幅偏差合成が考えられるが4マル

チキャリア以上ではマルチキャリア 1 波の狭帯域化のため振幅偏差の分布においては

大差がなく、構成および制御法の単純な同相合成が優れていると考えられる。

4. 4 マルチキャリア方式用無限移相器

4.4.1 無限移相器の動作原理

無限移相器の動作原理図を図4.15. に示す。(a)はブロック図， (b)はこれの動作を示すベ

クトル図である。まず，入力信号Ei を 90
0

ハイブリッドにより 90
0

の位相差で2分岐

する。分岐出力信号Ai ならびに Bi をそれぞれ平衡変調器に加える。平衡変調器は、変

調信号入力端子に印加された直流電圧により出力信号の振幅および極性(0
0

, 180
0

の

位相)を制御する回路であり，図に示すように，位相制御入力 0 の正弦ならびに余弦

関数x= cos fj , Y = sin fj に振幅が比例した信号 Ao および、 Bo を出力する。

kcos8 _ ;,,, 
Ao = kcos叫=寸デνωI
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.ksinθ 
Bo = ksin伐 =-JーマデEFJ (4.20) 

但し， kは平衡変調器の利得を表わす定数である。平衡変調器出力信号Aoおよび、Bo は

合成されて無限移相器出力信号 Eo となり，次式で与えられる。

去。一生土五 = !5:..E.ej(ω'1-6) 
一一 一 l
V J2 -2 ~i ( 4.21) 

式より分かるように，出力信号位相は入力信号位相に対し 0 だけ移相され，この位相

角 θ は入力信号の角周波数ω にかかわらず一定値となり，原理的に周波数特性のない

移相器が実現できる。また，移相量 0 は平衡変調器の出力信号振幅を cos (J および、 sin

0 となるように制御することによって得るため，どの位相角においても連続した移相

が実現でき， 0~360o の位相角をエンドレスに可変できるいわゆる無限移相器となる。

さらに， (4.22)式より平衡変調器の利得が 1 の場合には，無限移相器の損失は原理的に

Y 

Ei Eo 

X 

(a)ブロック図 (b)ベクトル図

図 4.15. 無限移相器

Ci 

Ai 。A。

Di 

図 4.16. FET 平衡変調器の構成
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6dB となる。

以上に述べた特性は，平衡変調器の出力信号が正確に cosθ または sin f} に比例した

信号で振幅変調され，かつ振幅変調に伴なう位相変化がない場合に得られる特性であ

る。しかし，実際の平衡変調器では制御信号と出力振幅との聞に非線形特性があり，か

っ出力振幅を変化した場合には同時に位相変化を伴う。この場合には出力信号の移相

量が不正確になり，かつ位相を変化した場合の振幅変動が発生するという劣化が発生

する。このため，平衡変調器の可変利得特性は、直線性が高く，かつ通過位相変化が

小さいことが要求される。

4.4.2 デュアルゲート FET を用いたマイク口波帯無限移相器

(1) FET 平衡変調器

利得を有し，直線性の高い平衡変調器としてデュアルゲート FET を用いた新しい構

成法を提案した。図 4.16. は，この平衡変調器の構成法を示す。入力信号Ai は，マジッ

ク T により 180
0

の位相差で 2分岐される。

Ci, Di は，デュアルゲート FET の第 1 ゲートに入力され第 2 ゲート印加電圧X およ

び、 VG2 により出力信号の振幅が制御される。 FET1 ， FET2 の第 2 ゲート電圧X， VG2 に
対する利得を Gj(X) ， G2(V G2) とすると出力信号 CO， Do は次式で表わされる。

Co = Gj(X)Ci 

Do =G2 (九2)Di (4.22) 

X を直流バイアス VGj と交流分 g(t)の項に分離して考えて， X = V Gj+g(t) とすると小信

号動作では

Gj(X) = G1 (九1+ g(t)) 三 G1(VG1) + kjg(t) 

と近似できる。但し， k1 は回T1 の小信号利得である。最後に逆相関係にある 2 つの

FET 出力 CO， Do をベクトル的に合成して出力 Ao を得る。

Co+ D̂ I 、 A
Ao=守デ= (Gj (九j)-G2 (九2) +ね(吟 (4.23) 

gl(t)= 0 のとき Ao=O となるようにFETのゲートバイアスを調整したとき，式(6) より

Ao は，

io=ト(t)Airt (4.24) 

となり，平衡変調信号となる。図 4.15. において，マジック Tおよび同相合成器を共に

90
0

ハイブリッドで置き換えた構成も考えられるが，動作原理は同様で、ある。従来の
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リング変調器では，ダイオードの ON/OFF動作を使用していたためダイオードの非線

形特性が平衡変調器の変調特性を劣化させた。これに対して本回路は， FET の能動領

域で線形性の良い領域を使用するため線形性の良い平衡変調器が実現できる。また，

平衡変調器の不平衡成分(変調入力信号が零の場合の出力信号への漏洩成分)は，バ

イアス電圧を適当に調整することによって容易に除去することができる。さらに，

G1 

S 

G2 
G1 

D FET1 

。 G1

(a) カスケード接続等価回路

FET2 

図 4.1 7. デ、ユアルゲート FET の等価回路

D 

D 

デュアルゲート FET の第 2 ゲートによる変調は高速であり，第 l ゲートと同様である

ので高周波信号と同程度の速度で変調可能なことが特徴である。

(2) FET 無限移相器の特性解析

図 4.16. の FET平衡変調器において FET1 の出力 Co および田T2 の出力 Do の位相関

係は常に逆相でなければならない。また，陀T平衡変調器の変調特性は，デュアルゲー

ト FET の線形性に依存する。ところが，現実のデュアルゲート FET の第 2 ゲートバイ

アスに対する可変利得特性はリニアでなく，しかも通過位相変化を伴なう。このよう

な特性は，平衡変調特性の線形性を劣化するだけでなく，図 4.16. に示すFET平衡変調

器の FET1 と陀T2 の電気長を等しく調整することを困難にする。この結果， Co と Do

の逆相関係が成立しなくなり不平衡成分が出力される。また， FET1 と FET2 の電気長

が等しくない場合， Co と Do の位相関係は周波数特性を持つので平衡変調器の周波数

特性を劣化する。このため，デュアルゲート回Tの位相変化を含めた基本特性を明ら
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かにする必要がある [95] ， [96]。本章では，図 4.17. に示すようにデュアルゲート FET をシン

グルゲート FET のカスケード接続等価回路で表わし[97]，デュアルゲート FET の第 2

ゲートバイアス変化に対する利得および通過位相変化を数値解析した結果を示す。次

に，実測結果との比較を示す。なお，等価回路解析において， ドレイン電流および等

価回路定数のバイアス依存性の計算には， GaAsの電子速度飽和特J性を折れ線で、近似し

たモデル[98] を使用した。

(3) 等価回路

図4.17.(b)に示す等価回路において gml' gm2 は相互コンダクタンス， gdl' gd2 はドレイン

コンダクタンス， CgS1' CgS2 はゲート・ソース間容量 ， Cgdl' Cgd2 はゲート・ドレイン間
容量， Ril' Ri2 は内部ゲート・ソース間抵抗， RSl' Rs2 はゲート・ソース間の内部寄生抵
抗， Rdl' Rd2 はゲート・ドレイン聞の抵抗である。また ， Zg2 は第 2 ゲートを終端するイ

ンピーダンスである。これらの回路定数のうちバイアス依存性のあるものは， gm' gd' 

czs， czd， Ri， Rd であり，その計算式は文献[98]で報告されている。それを用いて算出し

た結果を図 4.18 に示す。これらの値は，実験に用いたゲート長 lμm，ゲート幅 300

μm，ピンチオフ電圧 3.6 V の GaAs回T の代表的な値である。

(4) 特性解析

解析は， ドレイン電流および図 4.18.(a)の各 FET のソース・ドレイン間電圧および

ゲート・ソース間電圧を計算し，次に各回Tの等価回路定数を計算し最後に図 4.18.(b)

の等価回路を解析するという手順で行なう。

図 4.17. に示す等価回路において， Intrinsic FET の Yパラメータは，ソース接地Yパラ

メータを用いて容易に解析できる。各毘Tのソース接地Yパラメータは，次式で与え

られる。

jωc町
Ylls=P+jωCpd 

l+jωCgsRi ~ 15 

-jωCpd 
1+ jωCgsRi 伊

Y12s = ーjωCgd

Y22s = gd + jω~ ~~) 

FET2 は，ゲート接地回路であるのでソース接地Yパラメータ ((4.27)式)を用いて次

式によりゲート接地Yパラメータを求める。

YlIg = Ylls + Y12s + Y21s + Y22s 

Y12g = 一(Y12s+ Y22s) 

Y21g = -(Y21s + Y22s) 
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Y22g = Y22s 

図 4.17.(b)の点線内に示すような Rg ， Rd , Rs , Zg2 を含めた FET の Zパラメータは，

Intrinsic FET の Y パラメータより次式を使って求める。

(4.26) 

九九.1
I R_, +R_, 

[Z]FETl=IKlFETl l+[EIRl l 

Rg2 +Zg2 I 
Rd2 + Rg2 +Z，β 

v 、. I R_今 +R〓 +Z〓
[Z]FET2 = I 毛 L~~-l +1 日 5 L.. /5L.. 

L ð 町T2 L Rg2 +Zg2 (4.27) 

但し， [YsJ 陀Tl は回T1 のソース接地Yパラメータ， [YgJ 回η は FET2 のゲート接地Y

パラメータである。デュアルゲート FET の S パラメータを算出するためには， (4.29) 

式より各FET の Zパラメータを計算し，四端子パラメータの縦続接続を行なって求め

ることができる。図 4.19. は， VDS =3V， VG1 = ー1.5V のバイアス条件で VG2 を変化さ
せたときの周波数 4.5 GHz における S パラメータの解析結果である。 S21 は，ピンチオ

フ付近及び、VG2 孟 0の領域で位相変化が大きいことがわかる。デュアルゲート FET は，

VG2の変化に対して Sll の変化が小さく広帯域な可変利得特性を有することが特徴であ

る。さらに，デュアルゲート回T の可変利得特性を解析する。四Tの入力端子より信

号源を見た反射係数を r l' 出力端子より負荷側を見た反射係数を r 2 とすると，四T
の伝達特性 S21 は次式より求まる。

(4.28) 
S~，=五九(1-1巳12)

“ Az (1 -rl九)(1- r2S22) -r]r2s]2s2] 
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V.....ro=3V DS 
V，...~=ー1.5VG1 

f=4.5GHz 

90。

-90。

。。

一一一一- calculated 

--------measured 

図 4.19. デュアルゲート FET の S パラメータ

1-r: __ 1_ 12. ~ 
但し， Az= 一一」(1 一昨)2

11-ril 

図 4.20. は， V
DS 
= 3V , VG1 = - 1.5V のバイアスで、VG2 を変化させたときの周波数4.5

Gl 

GHz におけるデュアルゲート FET の可変利得特性を示す。但し，入出力回路は， VG2 ニ

OV のときの FET の入出力インピーダンスで整合した場合である。図(a) は， VG2 の変化
に対するデュアルゲート回Tの利得変化の振幅成分である口図(b)は VG2 の変化に対す
る位相変化であり，最大位相で規格化して表わした。 VG2= OV のときにほぼ最大利得
となり，位相は VG224V のときに最大となっている。 VG2 くー1V では，図 4.17. の FET1

が不飽和領域， FET2が電子速度飽和領域にあり，ドレイン電流は， VG2 を負の方向に
変化するに従って減少する。これに対し ， V~~ > -1V では， FET1 ，回T2共に電子速度, • G2 - ~. -. _. , 

飽和領域であり，ドレイン電流はVG2の変化に対してほぼ一定である。第 2 ゲート終端

インピーダンス Zg2 については， Zg2 が誘導性のとき利得は大であるが，位相変化が大

きいことがわかる D また， ZZ2 が容量性のときは利得が低下し，ピンチオフ付近で位相

変化が大きくなる。図(c)の実線は， VG2 を OV (ほほ最大利得となる VG) から負の方向
へ変化させた場合に発生する位相変化ム 0 を 10

0

または20
0

以内にできる振幅の範囲

を示す。先に述べたように無限移相器においては位相変化の小さいFET回路が要求さ

れる。このためには，図(c) より ZZ2 に最適値が存在し，この場合， Zg2 =ー j100 n程度

が最適値である O 一般に，マイクロ波領域では， Zg2 は先端がショートまたはオープン
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のスタブにより構成できる。特性インピーダンス Z 0 ，線路長 t のオープンスタブの

インピーダンうは，伝搬波長が Àg のとき ζ2 =-Z，。 ω2π丈で表わされる。従って，Zg2 

=一 jl00 n はす以下の短かいスタブであり，さらに Z を元分小さく設計すれば線路
。

長 t は波長に比べて短かくなり， Zû による周波数特性の劣化は少ない。

(5) 実測結果

デュアルゲート FET の S パラメータの測定結果を図 4.19. の破線で示す。 V02 の変化
に対する振幅一位相の変化は理論値と比較的よく一致している。また、実際にデュア

ルゲート可変振幅増幅器として動作させた場合の振幅および、位相の変化を図4.20.の破

線で示し、ベクトル軌跡を図 4.21.に示す。理論値と比較的よく一致しており解析法が

妥当であることがわかる。

30 

20 

白
"0 

510 

言。
<

一一一 theory
---_. measured 

-2 -1 0 

Second gate bias V G2 (V) 

(a)振幅 (b)位相

40 

宅 30
8 
E 
国

~ 20 
=ョ

E 
<t 10 

Second gate termination Zg2 (Q) 

(c)位相変化量がム 0 以下

の振幅範囲

図 4.20. デュアルゲート回T の可変利得特性

図 4.21.可変利得特性

83 



(6) 試作結果

90
0

ハイブリッドとして小形で広帯域な特性が容易に得られるトリプレート型3dB

方向性結合器[99]、同相合成器としてY分岐回路[1∞]を使用しデュアルゲート FET無限移

相器を試作した。図 4.22. は、試作した回路を示す。平衡変調器用逆相合成田路として

は，トリプレート型 3dB 方向性結合器を 2個用いて実現している。また，制御回路は，

ROMおよびD/Aコンバータを用いた非線形補償回路を使用し，位相制御入力は 7 ピッ

トディジタル信号としたので 2.8 度ステップの位相角を制御することができる。

図 4.23. は，児T無限移相器の制御特性を示す。同図(a)は移相量を連続的に変化させ

た場合の駆動波形である。田T平衡変調器の直線性が良好であるため，駆動波形は正

弦波でほぼ十分であることがわかる。また，同図(b)は X軸またはY軸制御のみのパイ

(吋FET無限移相器

(b)制御回路

図 4.22. 試作田T無限移相器
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(b)出力ベクトル成分

図 4.23. 回T無限移相器の制御特性

X 

Y 

アス変化によって出力される信号のベクトル軌跡である。回Tの可変利得特性に通過

位相変化が少ないため、 X軸 Y軸に沿った直線となっていることがわかる。

図 4.24. は， FET無限移相器の移相特性であり，同図(a)は出力信号ベクトル，図(b)は

移相特性ならびに出力振幅変動特性を示し，中心周波数fo =4500MHz においては振幅

変動 O.5dB，移相誤差土 1 度程度の良好な特性が得られた。

図 4.25. は、試作した FET無限移相器の周波数特性の測定結果である。図(a)は，挿入
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損失の周波数特性であり，図(b)は位相制御入力に対する出力位相の誤差(移相誤差)

の周波数特性である。周波数 4，500+ 50MHz において振幅偏差 1dBp_p 以下，位相誤差
10。以内である。広帯域化が困難な原因としてデュアルゲート陀T増幅器の周波数特

性および入出力の不整合による反射等が考えられる。特に，四T平衡変調器(図 4.16)

を構成する FET増幅器が互に反対の周波数特性を有している場合は，平衡変調器とし

ての振幅偏差は FET単独の振幅偏差の 2倍になる。また FET の入力での反射および

他のFETの入出力関との結合によっても周波数特性が劣化する。これらの周波数特性

劣化はデュアルゲート FET 増幅器の広帯域化およぴ、ハイブリッド等の高アイソレー

ション化により改善できると思われる。図 4.25(c)の実線は，振幅偏差の周波数特性を
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図 4お.回T無限移相器の周波数特性

表わし，周波数 4，500 土 50MHz における振幅偏差は 1dB 以下である。また，図(c)の破

線は，周波数ごとに FET平衡変調器(図 4.16) の定利得側の回T2 の固定バイアス V02
を調整した場合の振幅偏差を示す。バイアス調整により中心周波数を簡単に変更でき

ることカ宝わカ亙る。

試作した無限移相器の移相回転速度については、 10，000 度/秒が実現できた。移相

回転速度は，駆動波形の非線形変換のための D/A変換器の変換速度に依存する。移相

回転のため D/A変換器入力のディジタル信号を変化させた場合，アナログ出力にディ

ジタル信号成分が漏洩し，これが出力信号の位相ジッタの原因となる。これを防止す

るため駆動信号にノイズ除去フィルタを挿入している。この結果，移相回転速度は

10，000度/秒に限定されている。今後D/A変換回路等の改善を行ない駆動信号に重畳

する雑音を抑圧すれば移相回転速度はさらに大きくすることが可能で、ある。
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4.4.3 PIN ダイオードを用いた IF 帯無限移相器

IF帯では平衡変調器としてリング変調器を用いた構成を検討した。図4.26. は IF帯無

限移相器の回路構成を示す。 IF帯でありダイオードとしては、ショットキーバリアダ

イオード(SBD)およびPIN ダイオードを使用した構成が考えられる。図 4.27. は、 SBD

およびPIN ダイオードを使用したときの平衡変調器の振幅制御特性および入出力特性

を示す。実験により PIN ダイオードを使用した場合の位相変化は小さく大入力動作が

可能であることが明らかとなった。

Balanced Modulator 

Control Signal Input 

図 4.26. IF 帯ベクトル合成形無限移相器の構成

。 。 10 
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図 4.27. IF 帯ベクトル合成形無限移相器の特性
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表 4.2. 16QAM 方式用 UHF帯 SD合成器の主要諸元

項目 特性

振幅一周波数変動 20MHz帯域で、0.2 dB以下

1F周波数 100 MHzから 160 MHz 

移相ステップ 1.4度 (8 ピット制御)

振幅制御範囲 40 dB以上

1M3 (P1N=-l4dBm) 55 dB以上

表 4.3. SSTトランγスタのデバイスパラメータの一例

パラメータ 特性

コレクターベース間容量 (Cbc) 0.04 pF 

ベースーエミッタ間容量 (Cbe) 0.052 pF 

コレクタ-基盤間容量 (Csub) 0.09 pF 

カットオフ周波数(武) 15.6 GHz 

4.4.4 ワンチップ IC 化無限移相器

マルチキャリア伝送方式の受信機構成の小形化のため、バイポーラ 1Cデバイス技術

を使って無限移相器のワンチッフ。化構成を提案した[問。 IF帯で 16QAM方式に適用す

るため高精度な無限移相器の設計法について記述し、さらに無限移相器のワンチップ

化構成技術としてマイクロ波帯までの周波数特性をもっ90度合成器および平衡変調器

を 1C 回路で実現する構成を提案し設計法および実験特性結果について述べた。

従来技術としては、 GaAs プロセスにより高周波化が実施されてきたが、比較的低い

周波数領域では、シリコンバイポーラデバイスにより低コストで実現できると考えら

れる。しかし、多値変調デジタルマイクロ波方式では、高精度な移相、振幅特性が要

求される。従来のモノリシック 1Cの設計技術では高精度に着目して設計する例は少な

かった。

(1) 16QAM 方式用 IF 帯 SD 移相合成器の要求特性

多値QAMでは、振幅特性の周波数特性が一定であることが必要である。 16QAM で

は、 C/N特性の劣化を 2.7dB 以下に抑えるためには振幅の周波数特性は 0.2dB 以下で

なければならない[12)。マルチキャリアのキャリア周波数は帯域幅が131任Iz程度で、あり、

4マルチキャリアの場合は周波数間隔20MHzで、あるため 1F信号周波数は 100MHz から
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160MHz までの範囲である。移相制御ステッフ。は、 8 ピット精度で制御した場合には、

360 (deg)/28 = 1.4 (deg )である。このため、平衡変調器の利得制御範囲は 40dB 以上必

要となる。 16QAM伝送のためには線形特性が要求され、動作点 (PIN=ー 1 4dBrn) におい

て 1M3 は 55dB 以上必要である。 1F帯の SD合成田路の主要諸元を表 4ユに示す。

(2 )モノリシック無限移相器の設計と要素回路の特性

提案する無限移相器の動作原理は回T無限移相器と同様であり回路構成は、図 4.1 5.

と同一であり、 2個の平衡変調器と 90度合成器から構成される。要素回路の詳細を以

下に示す。

A. デバイス技f荷

高周波数帯で動作するモノリシック無限移相器のためデバイス単体の特性は要求さ

れるため SST技術口01]-[103]によりベース幅を最適にしたD この技術によりベース抵抗お

よびコレクタベース間容量が減少し、その結果、高周波特性が得られる。表4.4は、典

型的な SST トランジスタのデバイスパラメータの一例を示す。

B. IF 帯無限移相器用平衡変調器

ギルバードセル型の平衡変調器の回路を図 4.28. に示す。

図 4.29. は試作回路の振幅可変特性の測定結果である。 160MHz以下の周波数で、40dB

のダイナミックレンジが得られ所要特性を満足した。

Input Port A 

~~onlrol V1 
Signal) 

Inpul PO仕 B

(Input V 

Signal) 

Vcc 

図 4.28. 平衡変調器の回路構成
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C. 90 度合成器
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図 4.29. 平衡変調器の振幅可変特性

図 4.30. は、広帯域90度合成器の基本回路構成を示す。この回路では、移相量@l と

82 は次式で与えられる[104] ， [105]0

いtan-'(ホ)

⑪~=2tan-Ir 1 1 
ゐ lω1R2C2 )

90度の移相差は、移相量 8 1 と 82 の差で生ずる。移相量 @l と @2 は周波数変化に対

して傾斜を持つが、移相量@1 と 8 2 の差は比較的広帯域な周波数で一定値となり広帯
域特性が得られる。移相量 8 1 と @2 は、 R1C 1 およびR2C2で、変わるため R1C 1 および~C2
の値を調整して動作周波数帯で 90度の移相差が得られるように設計する。

図 4.3 1.は、 RI をパラメータにしたときの振幅の周波数特性である。 100 ~ 200 ]\.畳訟

の周波数範囲で振幅の変動を O.ldB以下にするためにはRI は lkO以下でなければなら

ない。

図 4.32. は、 90度位相器の位相特性である。 100~ 160MHz の周波数範囲で位相の変

動を土 2
0 以下となっている。変調信号の帯域幅 12.5MHz での振幅偏差は 0.2dB 以下

である。
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図 4.30.90 度 HYB の回路構成
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図 4.3 1. 90 度 HYB の振幅の周波数特性
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4. 5 無限移相器の試作

マイクロ波方式のSD合成回路の無限移相器としては、従来日4方式では導波管形の

誘電体回転形無限移相器が使用されていたが、装置が大形であり、移相量の制御は

サーボモータを回転させて機械的な制御を行っていたため制御速度が遅く、寿命が短

かく定期点検が必要であった。ディジタルマイクロ波方式ではSDが標準装備となるた

め無限移相器を小形、軽量化して架内実装を可能にし電気的制御による高速制御化お

よび高信頼化を実現した。

ベクトル合成形無限移相器は、 RF帯およびIF帯で構成することができ電気的制御の

ため高速化が可能であり長寿命である。 RF帯では PIN ダイオードおよび、GaAs デュア

ルゲート FET 用いた MMIC 化無限移相器の構成が実現できる。図 4.33. は、 PIN ダイ

オード変調器を用いて試作した RF帯 MMIC化無限移相器を従来の誘電体回転形無限

移相器と比較して示す。試作したRF帯MMIC化無限移相器ならびにRF帯MMIC化無

MIC化無限移相器 誘電体回転型無限移相器(従来方式)

図 4.33. RF帯無限移相器

図 4.34.IF 帯無限移相器
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表 4.4各種無限移相器の特性

項目 IF帯ヘ守クトル合成形 MMIC化無限移相器
誘電体回転形無限移相器

(従来形)

最大移相追随速度 3000
0

/sec 
60000

0

/sec(FET) 
1350

0

/sec 
40000

0

/sec(pIN) 

消費電力 3W 3W 30W 

構造 7 。リント基板 MMIC 導波管

実装 装置架内 装置架内 装置架上

制御方法 電気的 電気的
機械的

(サーホゃモータ使用)

適合するSD回路構成
中間周波数帯合成 中間周波数帯合成

マイクロ波帯合成
(主信号位相制御) (局発位相制御)

限移相器の特性を従来の無限移相器の特性と比較して表 4.4に示す。

図 4.34. に IF帯無限移相器の外観を示す。 IF帯無限移相器の実装は、比較的周波数が

低いためプリント基板上に構成することができる口このためE帯無限移相器は、 RF帯

MMIC化無限移相器よりも小形で低価格で実現できる。 IF帯無限移相器は、従来の無

限移相器に比べ、速度において 20倍、体積、重量において1/200、消費電力において

1/10 に改善でき、架内実装が可能となった。また、非線形変換にROM を用いることに

より精度よい位相制御が可能となり、位相偏差 2
0

円、振幅偏差0.2dBp p以下を実現し
た。

4. 6 結言

マルチキャリヤ方式のスペースダイパーシチについて各波個別同相合成のフェージ

ング時の帯域内振幅偏差の改善効果についてシミュレーション計算および実験により

定量的に明らかにし、従来のシングルキャリアで用いられていた手法との比較を行い、

本提案方式が優れていることを明らかにした。また フェージングの劣化速度とス

ペースダイパーシチに要求される制御速度の所要特性について考察し、海上区間等の

マルチパスフェージング条件では従来のMID-SD では追随することができないため個

別制御同相合成 SD による高速な位相制御が必要であることを明らかにした。

また、マルチキャリア構成では各波個別制御回路化のため装置が大型化する問題を

解決するためディジタルIC化に適した制御アルゴリズムの提案および無限移相器のIC

化回路構成の提案を行い、 SD 制御部をワンチップIC化構成にして小形化を達成した。
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第 5 章 異周波数予備伝送路を用いた周波数軸誤り訂正方式

5. 1 序言

ディジタル情報の符号誤りを自動的に訂正する誤り訂正方式は， LSI等のディジタル

素子技術の向上により適用範囲がますます拡大することが予想される。この誤り訂正

方式は，伝送路特性の改善に効果がある。特に，フェージング伝送路における大幅な

送信電力の削減，ダイパーシチ多重度の減少等が期待できるという優れた特性を有し

ており，今後この技術を有効に利用して行く必要がある。しかし，従来考えられてい

る誤り訂正方式は，ほとんどが自回線に情報とパリティを同時に伝送する方式を採用

しているため，伝搬路において発生したパースト的な符号誤りに対する改善効果が低

下し，ランダム誤りに対して得られる程の大きな効果を期待できなかった。バースト

誤りをランダム化するにはビットインターリーブ技術の効果が大きい[10句がハードウエ

アが大規模になるとともに遅延時聞が増大するという問題がある。

ディジタル無線伝送方式では多くの無線チャネルを使用して信号の伝送を行なって

いるが，これらのチャネル間では，符号誤りは降雨によるものを除けば，互いに独立

であり，同時発生の確率は低く，むしろ反相関の場合もある。このため，無線チャネ

ル聞に跨った情報を一つのブロックとして組織符号化を行なうことにより符号誤りの

ノてースト性を低下させることが可能であり ランダム誤りに対すると同等なレベルに

まで改善効果の向上が期待できる。

本報告では，全無線チャネルで伝送される情報のパリティを予備伝送路に乗せて送

出し，伝送路で発生した符号誤りを受信点で訂正する周波数軸誤り訂正方式を提案し，

これの構成，動作を示し，符号誤りの発生過程を実験的手法を含め詳細に検討し改善

効果を明らかにする。

5. 2 誤り訂正方式

従来，無線伝送路においては，フェージング伝送路障害を救済するため，現用の伝

送路に並行して異なる周波数の無線チャネルの予備伝送路を用意し，伝送路障害の発

生した回線を予備伝送路に乗せ替えて救済する方法を採用している。この方法では、

一定時間予備回線のピット誤りを検出することにより予備回線への切替可否を判断し

た後で、現用回線を予備伝送路に切替するため 10ms以上の切替速度を実現するのが限

界であった [24]。このため原理的に高速切替によるピット誤りを救済することはできな

かった。従って現実の回線切替効果は、現用回線と予備回線の同時誤りの発生確率か

ら算出した推定値よりも下回ると考えられる。本方式は，この予備伝送路にパリテイ

を送出し受信端において符号誤りの訂正ならびに検出を行なうものであり，その構成
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を図 5.1 に示す。誤り訂正は，送信端局に用意される符号器ならぴに受信端局に用意さ

れる復号器，誤り訂正回路により行なわれる。送信システムスイッチならびに受信シ

ステムスイッチは，伝送路障害の発生した回線を予備伝送路に乗せ替えて救済する従

来の回線切替装置の機能を有する。

まず，送信点においては，入力データを分岐しパリテイ符号器を通じてパリテイを

算出し，これを，送信システムスイッチを介して予備伝送路に送出する。受信された

パリテイは復号器に入り，受信データとの間でシンドロームの計算ならびにチェック

が行なわれ，符号誤り訂正ならびに検出が行なわれる。このような構成を用いること

により，パリティピット伝送用の余分のピットを用いずに誤り訂正が可能となる。こ

の場合でも，伝送路障害に対しては従来と同様にシステムスイッチを制御し，障害伝

送路を予備伝送路に切替えることによって障害の救済を行なうことができる。図 5. 1.

は，システム聞のデータが同期している場合について示したが，システム聞のデータ

が非同期の場合は，スタフ同期を用いることにより，予備伝送路を使用した誤り訂正

が可能である。これは，システム間の見かけ上の同期をとる方法であり，符号器の前

で伝送路データにフレーム信号とスタッフパルスを挿入する必要があるが，各伝送路

のデータのクロック周波数ならびに位相は非同期のまま実現可能である。

5. 3 多重誤り特性

誤り訂正符号を適用した場合の訂正能力は，それを適用する前の符号誤りがどのよ

うに分布しているかによって異なる。たとえば，符号誤りがパースト的に発生する確

率が高い伝送路に誤り訂正符号を適用しても改善は小さく，符号誤りの発生がランダ

SP Channel SP 

~ 

D1←ー1 MUX , ,., ，叶 MODK ¥)---iDEM , ."寸升十~DEMU荷........-o D1

D2o--゙i MUX , , . ，同 MODK D寸DEM I 州工仕ケ十吋DEMU叶~D2

Dno-゙1 MUX' , . ...., MOD 卜-( /)寸 DEM , . "'E十〉ー~DEMU叶~Dn
Transmit 

Data 

Clock Gen. 

Working 
Channel 

図 5. 1. 誤り訂正方式の構成
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ムである程改善効果が高くなる D 本方式は，無線チャネル間での符号誤りが，互いに

独立であり，同時発生の確率が低いことを利用するものである。従って，符号誤りの

ノてースト性のみでなく，無線チャネル間での同時発生の確率について検討する必要が

ある。

5.3.1 16QAM 信号のビット誤り特性

16QAM変調器の構成を図 5.2 に示す。動作原理は、互いに直交する搬送波をそれぞ

れ独立な 4 値信号で振幅変調して合成する方法である。 16QAMは、振幅と位相とを同

時に変化させる変調方式であり、図 5.3. に示すように 16 個の信号点を持つ o 16値の信

号は4ビットの情報量を持っており、 16QAM変調方式を適用することにより伝送効率

が向上する。

16QAM信号空間配置は、同相成分の 4 値信号 Sx と直交成分の 4 値信号 Syで次式の

ax(S11) 

bx(S21) 

平衡変調器

16QAM信号

図 5ユ 16QAM 変調器の構成
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図 5.3. 16QAM信号空間配置
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ように表すことができる。

Sx =21δ .ax +2
0δ .bx 

Sy =2 1δ . ay + 20δ .by 

ただし、 a~ ， a 、 b~， b,,= + 1 ， 2 、 ò:信号間隔
ヲヲヲ Y

aX， ay を第 l パス信号、 bx ' by を第 2 パス信号と呼ぶ。第 l パス信号の誤り率 Pel と第 2

パス信号の誤り率 Pe2 の聞には、

九 =2P

の関係がある。

5.3.2 差動符号化方式

16QAM変調信号を復調する場合、同期検波用の基準搬送波を受信信号から再生しな

ければならない。復調器の搬送波同期回路で再生した同期検波用搬送波には位相の不

確定性を生ずるので、不確定性が存在しても送信符号列を解読するための差動符号化

方式が用いられる。

N相 PSK の場合の差動符号化方式は、送信符号と直前の送信符号との位相差に元情

報を対応させ、受信側では、この逆の演算すなわち受信信号の直前の受信符号との位

相差をもって元情報を再生する方法であり、 N進の和分、差分論理演算により実現で

きる。

この方法を 16QAM に適用すると 16 進の和分、差分論理回路が必要となり、回路規

模が増大する。簡易な回路構成で実現するためには、 2つの象限に分解して第 l 象限の

π /2ラジアン毎の検波位相角の変化に対して、 4進の和分、差分論理回路を適用する

構成が提案されている。 16QAM方式の差動符号化方式の第2象限の構成として、自然

2 進(Natural Code)、交番 2 進(Gray Code)および回転対称形による構成がある Im710

自然、 2進による構成は、第 1 パスおよび第2パス信号をそれぞれ4進和分、差分する。

但し、実際の信号空間上に符号をマッピングする際には変調器、復調器(識別器)の

構成により符号配置に制限を受ける。自然2進によりマッピングされた信号配置を図

5.4.に示す。識別器の動作は、図 5.5. に示すように第 1 パスを 4値レベルの中央値で識

別し、第 2 パスは第 1 パスの識別レベルで全波整流された後に識別される。すなわち

識別後の 4 値信号は、交番 2 進(Gray Code) となりマッピングされた信号を得るために

は第 l パスはそのまま出力し、第 2パスは第 1 パスとの排他論理和出力とすればよい

ことになる。

図 5.3. の信号配置において、距離 ò /2の雑音による誤りは、図示のように 48通りの

パタンがあり、第 1 パス、第 2 パス信号共に識別レベルを越えることにより誤りが発

生し、さらに識別器の動作により第 1 パスの誤りが第 2 パスに伝搬する。シンボル誤
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図 5.5. 識別器の動作
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り率を ps とすると S II および SI2 の誤り率は

8 _ 1 
-=--PO = _:_ PO 
48 J 6 J 

であり、 S 21 および S22 の誤り率は

円
、dp
 

l

一2一
一

円
、uP
 

M
一
特となる o このうち Sll と S 21 (または SI2 と S22) が同時に誤る確率はi号で、あり、

Sll と S22 (または SI2 と S 21) が同時に誤るパタンは存在しない。

第 1 パスまたは第 2 パス信号内で、差動位相符号化された場合について検討する。識

別判定出力信号 (Sll' S12)の位相情報の関係は表 3.1 のようにグレイ符号化されている。

従って、差動論理回路としてはグレイ形 4 進和分、差分回路が必要である。

t タイムスロットの識別器出力 (ax' ay) を 4 進信号Xt に変換(グレイコード)すると
X
t 
= 2aX + ay Eﾐ aX 

4 進差分出力 Xt は
X
t 
= X
t 
Eﾐ X
t
_1 (mod4) 

であり、

となる。上式より、伝送路誤りが生ずると Yt ， Yt+ 1 に誤りが発生するが、グレイ符号と
して差分されるので重み 1 の誤りとなる。従って信号パタンの違いによりの ax の誤り

は確率1/2 で誤りが波及し、1/2 の確率で ay に伝搬する。誤りパタンのモデルを図 5.6.
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図 5.7. 16QAM 4 系列信号間多重誤り特性
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に示す。

第 1パスの差動論理入力の誤りの確率は、お×2=j弓で、あり、差動論理出力では 16
種類の誤りパタンが等しい確率で発生する o SII の誤り個数は 16 個であり、このうち

8個は S21 と同時に誤り、連続誤りの発生は 4 個である。 SI2 についても同様であり、第
2 

2 パスのみの誤り(発生確率一号)についても考慮すると、第 l パス、第 2パスの BER
3 

P
el

, Pe2 は

1 _ 16 1_ 
I三、二一PeX 一一 =.::_p
e' 3 J 16 3.) 

1 _ 16 2 _ 4 
R今 ='::_P~X 一一+-=-P~ X _:_ = P~ 

“ 3 J 16 3 J 4 J 

となる。同時誤りは第 1 パスの l ピットと第 2パスの 1 ピットに発生し Pel のうち 112 の

確率で S21 と同時で、1/2 の確率で S22 と同時に発生する。

16QAM 方式は， 1 タイムスロット(クロックの 1 ピット)で 4 ピット (16 値)を並

列に伝送する変調方式であり，信号配置がグレイ化されていない場合には， 1 シンボル

誤りに対して 4系列信号の同一タイムスロットで多重誤りを発生する場合がある。さ

らに，位相の変化分を用いて情報を伝送する差動位相変調方式を使用した場合， 1 つの

伝送路誤りが差動論理出力では 2 つの連続したシンボル誤りに変換される。このため

連続したタイムスロットにピット誤りを発生する確率が高いと考えられる。図5.7. は，

10-3r: 
'='11IXI I 冴

持→|と 10・4
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旬
。

。

‘』
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喝・4

コ
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(J) 
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v 
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BER 
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主
主
6
2
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a
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ω
c
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コE
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S1 寸 l ベ IXI

持ー争|
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• n=1 
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図 5.8. 連続誤り特性(実測値)
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図 5.9. タイムスロット聞の誤りの相関(実測値)

16QAM の 4系列信号 (Sll' S12' S21' S22) 聞の多重誤り特性の測定結果を示す。ピッ

ト誤り率を Pe とすると Sll と S12' または S21 と S22が同時に誤る確率は，ほぼpe2 であり，

第 1 パス信号 (Sll' S12) または第 2パス信号 (S21' S2) 内のビット相互間の誤りには

相関がないと考えられる。これは，第 1 パス信号および第 2 パス信号の内部で、信号配

置がグレイ符号化されているためであると考えられる。

また，図 5.8. は同一系列内 (S) の連続誤りおよび、n タイムスロット離れたピット

が同時に誤る確率を測定した結果を示すものであり， (a)はC/N劣化時の連続誤り特性，

(b)はフェージング時の連続誤り特性(二波干渉モデルによる帯域内振幅ひずみによる

劣化)を示す。差動位相変調方式では， 1 つの伝送路シンボル誤りが差動論理出力で

は 2 つのシンボル誤りに変換されるため連続誤りの発生確率が大きくなっている o C/ 

N劣化時の連続誤りは，約0.06pe の確率で発生し， 2 タイムスロット以上離れたピット

で同時に誤る確率は，ほほPJ となっている。従って， C/N劣化に対しては 2 タイムス

ロット以上離れたビットの誤りには相関がないと考えられる。しかし，フェージング

時の連続誤りの発生確率は C/N劣化時よりも大きく，ピット誤り率が 10-5 を超えると

2 タイムスロット以上離れたピットで同時に誤る確率も急激に劣化している。

図5.9. は， n タイムスロット離れたピットが同時に誤る確率を n を横軸にとって示し

たものでC/N劣化時を実線，フェージング時を破線で示す。但し， n=Oのときの値は
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無線チャネル間の同時誤り

ビット誤り率を示す。フェージング時，誤り率が 10-5 以下では 2 タイムスロット以上

離れたピットでは ， Pe2 程度まで同時誤りの確率は低下している。従って，フェージン

グ時の誤り特性は，誤り率が 10-5 以下ではランダム誤りであると考えてよいことがわ

図 5.10.

かる D

5.3.3 

11τ 

の関係が成り立つ時は，無線チャネル間での同期誤りの発生が少ないと考えられる。

図 5.1 0. は，フェージングシミュレータを用いて τ を変化させたときに 4730MHz と

4970MHz の 200Mb/s 16QAM 無線チャネルで生ずる符号誤りの同時性を測定した結果

T =6ns 以下では同時誤りの確率は 115 程度以下になっている。
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無線チャネル聞の同時誤り

マイクロ波伝搬路において屈折層あるいは海面反射等によるマルチパスが存在す

ると周波数選択性フェージングが生ずる。このマルチパスフェージングに周波数特性

は， 2 波干渉による周波数特性で近似でき，干渉波と直接波の遅延時間差 T ， および

干渉波の直接波との振幅比 ρ で表わすことができる。瞬時に見た周波数特性は，

フェージングの最大点と最小点(デイツプ)を含み，フェージングのデイツプを含む

無線チャネルでは受信電力が低下し，帯域内振幅偏差が生じ符号誤り特性が劣化する。

周波数特性ではこのデイツプが 1/ T の周波数間隔で生ずる。従って，各無線チャネル

を含む全帯域Wと直接波と干渉波の遅延時間差 T との聞に

w く

である。



表 5.1 主要な誤り訂正符号

分類 符号の例 特徴

ハミング符号 -符号構成が単純
フ ランダム BCH符号 -ブロック長の短いものは装置規模が簡単
口 誤り 巡回符号

-誤り波及がない。

ツ

誤 ク Golay符号

符 バースト Fire符号
n τEラコ 誤り符号 短縮化巡回符号
正

符 自己直交符号 -符号化・復号化が容易
τEヲコ 畳 ランダム しきい値復号符号 -誤り訂正能力が高い

み 誤り 最尤復号法 -誤り波友が波及する。
込
み 逐次復号法

符 拡散符号

号
パース卜 Hargelbarger符号
誤り符号 Iwadare符号

連接符号 リードソロモン畳み込み符号 -ランダム誤り・バースト誤りの両方に有効

インターリーブ

符号再送要求

5. 4 誤り訂正符号

5.4.1 符号形式

-符号時の遅延時聞大

-再送に要する時聞が大

誤り訂正符号には多くの種類があるが、それらはブロック符号とたたみこみ符号に

大別され主要なものを表5.1 に示す。ブロック符号は情報ピット列をk ピット毎に区切

り、各区切りで独立に冗長ピットを付加して n ピット (n>k) とする。この n ピットが 1

符号語を構成する。他方たたみこみ符号では冗長ピット列を k。ピット毎に区切り、冗

長ピットを付加して n。ピットとするが、各区切りでの冗長ピット付加は、その区切り

以前の(m+l) 区切りに含まれる(m+1) k。情報ピ、ツトに基づいて行われる on。ピットはブ

ロック長、 nA=(m+1) n。を拘束長といい、k1n または ki n。を符号化率と呼ぶ。

本方式は，ディジタルマイクロ波方式の予備回線にパリティピットを通して符号誤

り訂正を行う方法であり，所要特性として以下の条件が考えられる。

(1)多周波を用いた伝送路を用いているため，伝送路間でみた符号誤りはパースト

性が低くなっておりパースト誤り訂正機能を設ける必要性は低い。

(2) 1 周波のみをみた場合は，符号誤りがバースト的であるため，ブロック長また
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は拘束長が短い符号形式が望ましい。

(3) 1 システムの多重誤りが符号誤りを発生していないシステムに誤りを発生する

可能性があるため，多重符号誤り検出機能を設ける必要がある。

(4)装置規模が小さいことが望ましい。

(5)復号時の遅延時間ができる限り小さいことが望ましい。

本方式では、ブロック長または拘束長が短かく，パリテイピット数が少なく，かっ

多重誤り検出能力を有するため，ハミングSEC-DED符号および自己直交たたみ込み符

号が望ましいと考えられる。

30 

5 

掛 25
“ι 
ト 20
ユJ

よ 15
-、、

品 10

E 

。

10 

現用予備比

図 5.1 1. 所要パリティピット数
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5.4.2 ハミング SEC-DED 符号

一般的に t 重誤り訂正符号に対し，ブロック長 n と所要パリテイピット数mの聞に

は以下の条件が知られている [34]。

(1)必要条件(ハミングの限界式)

2m
;::: L, n C; (5.1) 
;=0 

(2)十分条件(パルシャルギルパートサックスの限界式)

2
m 
;::: L n-j C; (5.2) 
;=0 

現用予備回線比をN，予備回線数を S回線とすると現用回線数は、 W=N.Sである。無

線回線の多値変調方式の多値数を q とし T タイムスロットで誤り訂正の符号語を伝送

するとすると情報ピット数kおよび可能なパリテイピット数ms は次式で与えられる。

k=W.T ・ log2q = N ・ S.T ・ log2q 

ms = S. T .log2 q 

全ピット数n は

n=k+m=(N 十 1). S . T . log2 q 

となる。

(5.1) 式から t重誤り訂正に必要なピット数は

いさ別判Sczト 1}
となる。

従って必要なタイムスロットは

mT{叫2 C}l}

(5.3) 

(5.4) 

(5.5) 

となり、無線伝送路の現用対予備伝送路比N を変化させた場合の訂正可能な誤り個数

は図 5.1 1.のようになる。例えば，現用 6 に対し予備 1 の比の場合，この方式に 1 重誤

り訂正符号を適用するには6ピットのパリティを付加することによって可能となる。こ

の場合の情報点数は、 6X 4bit=24bit、ブロックを構成するピット数は (6+1) X 2 x 4=32bit 

となる。

さらに，これに誤り検出能力を付加する場合は，パリティピットを余分に付加する
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必要がある。例えば， t+ 1重誤りの検出を行なう場合は，さらに l ピットのパリティピッ

トが必要となる。

16QAMの誤り特性は，前述のように，信号配置がグレイ化されていない場合は，同

一タイムスロットの 4系列のピット聞に相関のある誤りが発生し，差動論理のため連

続したタイムスロットのピット聞に相関のある誤りが発生する。 SEC-DED 符号では，

単一誤りの訂正が可能であるのでブロック内に 2重誤りが発生することは望ましくな

い。図 5.12. の破線は， 4系列の同一タイムスロットの情報ピットを符号化して単一誤

り訂正を行なったときの改善効果を示す。上述の理由により改善効果が小さくなって

いる。そこで，本報告では， SEC-DED符号の機能を効率よく使用するため，符号化の

後で4系列信号間の遅延を異ならせて 16QAM変調して送信し，受信間で同一タイムス

ロットに合わせて復号化することにより，同一タイムスロット内に発生するこ重誤り

を異なるブロックに分離し，誤り訂正する方法を提案する。図 5.12. の実線は，符号化

の後， 4系列信号を 4ピットずつシフトして伝送する方法で誤り訂正を行なったときの

改善効果を示す。図 5.8.(a)の結果より 2 タイムスロット以上離れたピット間の誤りに

は相関が生じないため，単一誤り訂正が能率よく行なわれると考えられる。図 5.13.(a) 

は，本方式で SEC・DED 符号を使用した場合の構成を示す。

5.4.3 自己直交たたみ込み符号

たたみ込み符号は，パースト誤り訂正に対する優れた特性と，符号化と復号化が比

較的簡単に行なえるという特長を有する。ここでは，比較的誤り訂正能力が高く，有

限な誤り伝播特性を持つ自己直交符号を採用した。現用 6 に対して予備 1 の現用予備

比の場合は現用 6の各システムの4系列データを各系列ごとにシステム 1 から 6 までを

まとめて符号化しパリティピット 1 列を付加する自己直交 (7，6) 符号が適当である。

t=2 とすると，自己直交 (7，6) 符号は，次数m=41，拘束長 n. = n~ X m = 287 となる。
A "0 

本方式に自己直交 (7，6) 符号を適用した場合の構成を図 5. 13.(b) に示す。

5. 5 理論計算

符号長 n の t 重誤り訂正符号を用いたとき受信端で正しく復号される確率 PC は

R= 喜(;}いi(l川l
でで、与えられる O したがって符号語が誤る確率は，

FうlV =1-~ 

となる。また，平均符号誤り率は次式となる。

108 

(5.6) 

(5.7) 



一 t+1
一一 -
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n 
(5.8) 

選択性フェージングの場合，デイツプが生ずる無線チャネルのみに誤りが発生し，そ

のビット誤り率がP であるとする D フェージングチャネルの誤りを救済する本方式の

改善効果を算出するためには，現用システム中の 1 システムのみが熱雑音，帯域内振

幅ひずみを受け誤りを生じ，他システムは正常な場合を仮定して解析を行なう。

(1 )ハミング SEC-DED 符号

16QAM の l 無線チャネルは， 4系列データを収容するので訂正後の平均誤り率は，

(5.6) 式で n=4， t=l とおくことによって求められる。

(5.9) 九 =j(lf)pMづ
(2) 自己直交 (7， 6) 符号(t=2)

図 5 .1 3.(b)の構成で，現用 6 システム中の l システムのみが誤りを生じ，他システム

は正常と仮定した場合，注目するシステムについての誤り率を考えたときに実質的な

拘束長は， m と考えられる。自己直交符号では，差動論理変換による連続誤りが拘束

長内に生ずるので誤り訂正後の誤り率は， (5.9)式だけでは求まらない。これを求めるた

めにまず伝送系の熱雑音のみによって生じる誤りによる誤り率を P とすると， t =2で

あるから受信端で正しく復号される確率 Pc は，

(5.10) ξ=さ(7)/(1-p) 
熱雑音による誤り Pのうち差動論理変換により次のタイムスロットに誤りを発生する

礎率 P~ とすると， 2 重誤りの発生確率は P~P となり (5.10) 式で示す Pr のうち

[; kd;2(1-p)九3重言呉りとなり正しく復号されないことになる O従って受信側で、正
しく復号される確率 PJ は

(5.11) 
内
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但し，訂正前の符号誤り率 pc と P の関係は

FL=P+ 尺rP



(5.10) , (5.12)式より本方式で SEC-DED符号および自己直交 (7，6) 符号を使用した場合

の訂正後誤り率を計算した結果を図5.1 4(a)の実線で、示すD 但し， Pdの値は，実験値(図
5.8(a)) より Pd = 0.06 とした口

5. 6 実験結果

図5.14(a)のプロットは， SEC符号および自己直交 (7，6) 符号を用いて予備回線を使っ

て誤り訂正を行なう本方式の C/N劣化時の誤り率改善効果を示す。但し，熱雑音は現

用 1 回線のみに挿入し，そのシステムの誤り率の訂正前後を比較した。図 5.15(b) のプ

ロットは，フェージング時の誤り率改善効果を示す。伝送系の熱雑音に関しては，

16QAM復調後の4系列信号の同一タイムスロット間および隣接するタイムスロット聞

を除けば相関がないと考えられるので，本装置の方法により符号理論から得られる理
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図 5.14. 誤り訂正の改善効果
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論値とほぼ近い特性が得られる。理論値との相異は，多重誤り発生時のミスコレクト

による影響であると考えられる。また，フェージング時の誤り訂正の効果は，誤り率

が 10-5 を超えると急激に劣化し始める。これは，図 5.8. に示したようにフェージング時

に誤り率が 10-5 を超えるとパースト誤りが発生し，ブロック内に訂正能力以上の多重

誤りが発生すると考えられる。フェージング時の改善効果は，訂正前 10-4 の誤り率を

10-6 に改善することができ，訂正前 10-3 を 10-4 に改善することができたO

図 5.15. は，フェージングシミュレータを用いてフェージング時の誤り訂正の動作確認

を行なったものである。但し，無線システムとしては， 4730MHz (現用 1) ， 4970 MHz 

(予備)を使用し， RFフェージングシミュレータを用いて二波干渉フェージング (ρ=

0.5 ， τ= 3.8 ns) を発生させたときの実験結果である。このように厳しいフェージング

が発生する場合は，パースト誤りが発生するため拘束長の長い自己直交符号は，ハミ

ング SEC 符号に比べて不利である。

5. 7 結言

予備伝送路に現用伝送路に対するパリティを送出する無線誤り制御方式を提案し，

構成，動作を示し， 16QAMディジタルマイクロ波方式に適用し実験的検討を加えた。

予備回線にパリティピットを通して符号誤り訂正を行なう本方式の特徴をまとめると

以下のようになる。

( 1 )各無線チャネルの変調速度は増加しない。

( 2 )装置障害時には従来と同様に予備回線を障害救済に使用できる。

( 3 )誤り訂正符号器，復号器の障害時には，これを切離すことにより従来と同様な構

成となる。

( 4 )端局に符号器，復号器を設置するだけで良く，中間中継所は従来の装置をそのま

ま使用できる。

実験結果より，本方式をディジタルマイクロ波方式に適用した場合，フェージング

による誤り率が 10-4 以下のときに本方式の効果が大である。本方式では，多数のシス

テム聞にまたがった符号誤り訂正を行なっているため一つのシステムで発生したパー

スト的な符号誤りが，誤りの発生していない他のシステムに誤って訂正を行なう可能

性があり，これを防止する必要がある。しかし，ランダム誤りに対しては大きな効果

が期待できるので，現用伝送路を予備伝送路に切替えて救済するヒットレス同期切替

方式と共存させることによりフェージング時の誤り率改善効果が得られる。
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第 6 章 マイク口セル方式におけるセル間ダイバーシチ

6. 1 序言

マイクロセル方式において制御局装置(CS: Cell Station) と基地局装置(ACS : Access 

Con仕01 Station) との聞の新しい網構成としてサブキャリア光伝送技術を採用し、変復調

器を集中制御局に配置し、スペクトル分配切替により無線スペクトルを複数の無線

ゾーンで共用する集中制御スペクトル分配制御方式を提案する。このことによりトラ

ヒックの変動および伝送速度の変化に柔軟に対処でき、無線基地局は、増幅器と電気

光変換器による簡易な構成となる。集中配置した変復調器を各無線基地局にダイナ

ミックに切替接続することにより、トラヒックが増加した無線ゾーンの生起呼にも柔

軟に対応できる [108]- [110]。集中制御スペクトル分配方式では、集中制御局と基地局の聞

の信号伝送が変調方式に依存しないトランスペアレントな構成となり、無線基地局の

簡易な設置および保守を可能とする D このことにより無線基地局でアクセスできる回

線数を増大させ、電力増幅器と電気光変換器による簡易な無線基地局構成は、無線基

地局の保守および更改が容易となる。

本論文の提案は、光ファイバマイクロセル無線方式へのデリパリスイッチの適用に

よる呼損率の改善と FM2 重変調によるダイナミックレンジ改善である。

本章は、マイクロセルのトラヒックの需要に柔軟に対処するためスペクトル分配切

替スイッチを用いた光ファイパマイクロセル無線方式について述べる。システム設計

のため光伝送路について伝送損失と NF (雑音指数)について述べLD (レーザーダイ

オード)の電気信号入力電力と受信光電力と CNR特性の関係について理論解析を行っ

た。 CNR特性と 1M歪み特性の改善効果を有する日12次変調技術を提案し実験により

従来の光伝送技術よりダイナミックレンジを改善できることを確認した。また光ファ

イバマイクロセル方式においてダイパーシチの構成法について述べた。本提案方式に

より経済的で柔軟な光ファイバ網を構築で、きる。

従来のマイクロセル方式の回線制御は分散制御であり、各無線基地局に変復調器を

配置し、無線ゾーン内の移動局と無線基地局に配置した変復調器の通話チャネルの回

線設定を行う。そのため各無線基地局は一時的なトラヒックの増加分を見込んで余分

の無線設備を必要とする。さらに移動局が無線ゾーンを移行する場合、無線ゾーン間

切替の頻度が多くなると考えられる。

つぎに、サブキャリヤ光伝送を適用したマイクロセル方式において、任意の無線

ゾーンに対する無線信号を分配切替制御する集中制御スペクトル分配切替方式の構成

について述べ、呼損の改善効果及び無線ゾーン聞を移動する移動局に対して無線ゾー

ン間切替の効果を検討した。さらに TDMA方式における切替制御法について述べ、シ
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ミュレーションにより呼量の改善効果を明らかにした。

マイクロセル方式においては加入者が無線ゾーン間を移動した場合に通話を継続さ

せるためにはハンドオーバにより隣接無線基地局への切替を行う必要がある口集中制

御スペクトル分配制御方式のハンドオーバは集中基地局で行うことができるため

TDMA方式ではガードピットにおいて高速切替を行うことにより無瞬断のハンドオー

バを実現できる特徴がある D

本章ではサブキャリヤ光伝送を適用したマイクロセル方式において、任意の無線

ゾーンに対する無線信号を分配切替制御する集中制御スペクトル分配切替方式の構成

について述べ、呼損の改善効果及び無線ゾーン聞を移動する移動局に対して無線ゾー

ン間切替の効果を検討した。さらにTDMA方式における切替制御法について述べ、シ

ミュレーションにより呼量の改善効果を明らかにした。

6. 2 集中制御スペクトル分配切替方式

6.2.1 集中制御スペクトル分配切替方式の構成

図 6.1.は従来の分散制御方式の無線基地局装置構成を示す。各無線ゾーンの無線基

地局には、変復調器、送受信器等が配備され、分散制御により移動局との無線回線設

定を各無線基地局毎に行う。移動局は各無線ゾーンの無線基地局と無線回線接続され、

移動局が無線ゾーンを移行した場合、通話を継続するためには移行先無線ゾーンで再

度無線回線設定を行う。このため移行先の無線基地局で変復調器に空き通話チャネル

が無い場合は通話が中断するという問題があった。

図 6ユにサブキャリア光伝送を用いた集中制御スペクトル分配制御方式の構成を示

す口本方式は、集中基地局に変復調器等の無線装置を集中配置し、分配切替スイッチ

により変調信号を各無線ゾーンのトラヒック変動に応じて無線ゾーンに分配切替制御

し、柔軟な無線回線割当を実現するものである。変調信号を無線ゾーン間で分配制御

することにより無線ゾーン聞を移動する呼に対し、移行先ゾーンで変調器を継続して

使用できるため、隣接無線基地局で通話チャネルが他の移動端末ですでに使用中であ

るための呼損が発生することがないことや無線ゾーン間切替による通話の中断が生じ

ない特長があると考えられる。

集中基地局(ACS) は、複数の変調器/復調器、デリパリスイッチ (SDS : Spectrum 

Delivery Switch)および制御回路で構成される。基地局 (CS) と集中基地局 (ACS) 聞を

光ファイバで接続し、無線信号を伝送する。基地局間の光ファイパ伝送で、行うことに

より、都市部においても分岐干渉の問題がないことが特徴である。ルーラル地域では

無線による基地局聞の中継伝送も可能であると考えられる。

光伝送は、商用回線では一般に 1300nm の波長が使用されている。電気一光変換器
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(E/O)側では、異なる周波数の無線信号がサフゃキャリアとして光ファイパで伝送される。

E/O は、レーザダイオードであり、サブキャリアで一括変換される。レーザダイオー

ドは、入力電気電流に比例した強度変調によりアナログ変調光信号を発生させる。

受信側では、光一電気変換器 (O/E)は、フォトダイオードであり、受信光信号を電気

信号に直線的に変換する D フォトダイオードの周波数特性は広帯域特性である。受信

信号は、光変換後に周波数選択フィルタにより選択される。

ACS の SDS は変調信号をどの無線ゾーンにも分配切替し、トラヒツクの需要に応じ

図 6.1.マイクロセル方式(従来構成)

図 6ユ集中制御スペクトル分配制御方式の構成
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て無線キャリアを複数の無線ゾーンに割り当てることができる。 SDS はマトリクス切

替構成でありスロット単位でどの出力にも高速に切替える構成である。 CSN の加入者
が少ない場合は、 SDS は単一キャリアを CS に割り当てる。しかし、 CSN の加入者数が
多い場合には、 3 チャネルが同時に CS に割り当てられトラヒック増に対応している。

トラヒックの集中したCSには一時的に多数のサブキャリアの無線信号を光伝送する必

要がある。しかし、マイクロセルで複数のサブキャリアを伝送する場合のレーザダイ

オードの非直線性による混変調特性がシステム特性に影響する。光リンクのダイナ

ミックレンジは、無線区間の標準規格以上の特性が要求される。光区間の特性が無線

区間の影響に影響するため、光リンクの所要特性は、無線区間および光区間の両方を

考慮して設計しなければならない。

移動局とのアクセス方式は、図 6.3. に示す TDMA- TDD (Time Division Multiple Acｭ

cess -Time Division Duplex) 方式を適用した。図は制御チャネル数 1、通話チャネル数

3 の TDMA構成の 4 チャネル送受構成である。 PHS (Personal Handyphone System)の

TDMA-TDD方式の一例を示す。フレーム周期は 5msであり、パースト長は65μsであ

る。信号周波数は、各スロット毎にダイナミックチャネルアサインを行い、各CS で受

信レベル検出を行い未使用チャネルを自律分散制御により割当てる。図 6.4.に示すよ

うに集中制御分配切替方式の制御回路は、通話チャネル毎の無線周波数及び変調信号

の接続先ゾーンを制御する。 TDMA方式では通話チャネル毎に変調信号を分配切替制

御することにより、無線ゾーンで生じた呼に対して柔軟な回線割当を行うことができ

Down link Up link 

「一一一一CS→PS一一一--'1一一一PS→C含一一一一「

me slot : #1 #2 #3 #4 #5 #6 #7 #8 

m r-=Gl1"T;"l m Icl N [T;l [T;l 
口H← 5 ms ニ!

C:Control channel 

T:Traffic channel 

図 6.3. TDMA-TDD フレーム構成

MOD1 同町四日

MOD2且回目一

MOO出力TOMAタイムスロット

SOS 

叫同日

cs送信

図 6.4. TDMA の分配切替制御
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る。このため SDS は、タイムスロット毎の高速切替制御が必要となる。

6.2.2 呼損率の改善効果

分散方式の場合、無線ゾーンの基地局の通話チャネルのチャネル数n、呼量を ao (erl) 、

とすると呼損率 Pb は次式に示すアーラン B 式により計算できる。

ao 
D _ n! 
4bJ、 αok

出 k!

(6.1) 

集中制御スペクトル分配切替方式で分配スイッチを適用した場合のトラヒックモデ

ルを図 6.5. に示す。集中制御スペクトル分配切替方式では、 M台の MODEM を N無線

ゾーンで共用するため集中制御局のチャネル数nACS、呼量を aACS とすると呼損率 Pb は
次式で計算できる。

a ， ~onACS 
ACS 

'" , 
n ー '.CS ・

..1 b - nACS ~ k 
、司柿ACS

・-

t:� k! 
(6.2) 

分配切替スイッチにより n の通話チャネル数を N無線ゾーンに切り替えて接続する
ACS 

分配制御方式では、無線ゾーン当りの平均呼量 aCS は
αCS = aAcs/Ncs (6.3) 

で計算できる。

M台の変復調器と N無線ゾーンを切換接続するMXN集中制御スベクトル分配切替

図 6.5. トラヒックモデル
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構成の呼量と呼損率の関係についてアーランB式により計算した結果を図6.6. に示す。

8X8分配切換構成は、呼損率 3%で 1 無線ゾーン当りの呼量は分配切換無しに比べ約

3 倍に増加する。

図6.7.は無線基地局(CS)当りの通話チャネル数に対する呼損率3%における呼量を示

したものである。 4チャネル TDMA方式で無線ゾーン当り 1 台の変復調器(3 通話チャ

ネル)を使用する場合、分配切替無しで O.72erllCS 、 8X8分配切替で、 2.2erl/CS、 16 X 16 

分配切替で 2.5erl/CS の呼量が得られる。呼損率 3% における呼量は、分配切替制御の

有無により 8X8 分配切替で 3.1 倍、 16 X 16 分配切替で 3.5 倍改善される。

また無線ゾーン当り 2台の変復調器(7通話チャネル)を使用する場合、分配切替無し

で 3.3erl/CS 、 8 X 8 分配切替で 6.0erl/CS、 16 X 16 分配切替で 6.4erllCS の呼量であり、

呼量は分配切替制御の有無により 8X8分配切替で1.8倍、 16 X 16分配切替で1.9倍改

善される。分配切替制御による呼量の改善効果は、 CS当りの通話チャネル数が少ない

場合、効果が大きい。

分配切替の切替規模を大きくすることにより無線ゾーン当りの呼量を増加させるこ

[
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図 6.6. 呼損率の改善効果
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図 6.7. M 台の MODEM を N無線ゾーンで共用した場合の呼量

118 



3 traffic channels/CS 
1.0 

'
A
 

<

q
u
 =
 

v
y
 
t
 

ku a
 

h
u
 

nv r
 
p
 

門
u
a
nH 

b
k
 

p
u
 
nv 
B
ω
 n
 

nu t
 

nH 
av 
vｭnH 
nu 

‘
C 

球 0.8

京

霊 0.6
S 
訴
~ 0.4 
w 
Q 
0 
~ 0.2 

A
『2

 
nu 

nu 
n
U
 6 8 10 12 14 16 

無線ゾーン数
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とができる。無線ゾーン当たりの呼量を一定とすれば分配切替の規模を大きくするこ

とにより変調器台数を削減できる。 3通話チャネル TDMA方式では無線ゾーンに 1 台

の変復調器を装備した場合は無線ゾーンの呼量は 0.72 (erl)で、ある o N 無線ゾーンでは

M台の変復調器出力を切換接続する MXN集中制御スペクトル分配切替により無線

ゾーンに無線ゾーン当たり l 台の変復調器を装備した場合の呼量 0.72 (erl) を実現で、き

る。図 6.8. は、横軸の無線ゾーン数に分配切替する場合に必要な MODEM数の削減効

果を示したものである。 8X8 分配切替では従来の 0.46 倍となっている。

6. 3 ファイバ無線方式

6.3.1 光リンク特性

(1 ) 損失

光リンクのブロック図を図 6.9. に示す。サブキャリア光伝送では線形性が要求され

るためレーザダイオードのバイアス電流入は L-I 曲線の中央値に設定される。 P。は、強

度が Ib に比例する場合の平均光電力である。光リンクの損失は、レーザダイオード

(LD)の変調利得 α とフォトダイオード(PD)の変換効率 β に依存する。

光リンクの損失 G は、次式で計算される。

(九αßY( RL � G= lO・ logl 一一一"ームト2Lf
¥ Ro + RL) ¥ Ri ) J 

( 6.4) 

ここで、 RL は、 LD の入力インピーダンスであり、 R。は PD の出力抵抗であり、 RL は

負荷抵抗、 Lf は光コネクタ損失を含んだ光損失である。

図 6.1 0. は、光ファイパ長に対する光リンク利得を示す。例えば、 ACS と CS 聞の距

離が10kmで、シングルモード光ファイパの損失がO.4dB/kmで、あるとき、 α=0.04で戸
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=0.6であり、光リンク利得は -43.4dBである。このため受信信号を復調するためにはプ

リアンプが必要である。

CSの LDの入力には低雑音の増幅器が必要である、光リンクのためには大信号利得

と低雑音特性が必要となる。上り回線では、受信増幅器の雑音指数が全受信機雑音指

数を決定する。図 6.11.は、受信アンフ。の利得をパラメータにした雑音指数の計算結果

である。受信増幅器の利得が45dB であるときは、受信機の総合雑音指数を 5dB とする

ためには受信増幅器の単体の NF は 3dB 以下でなければならない。

(2) CNR 特性

搬送波対雑音比 (CNR)は主に光リンクのノイズフロアに依存する。光リンクの主な

特性はレーザの相対強度雑音(RIN)、受信機ショット雑音および熱雑音である。サブ

キャリアの CNR は次式で表される口

L(mξ ßl 
CNR=-; hm 、

~ RIN . (~ . ゚  Y + 2e . p,. . ゚ + Ir 2 ~ • /),.1 
(6.5) 

但し、 m は有効光変調指数(OMI)であり、 Pr は平均受光電力、いま受信機抵抗により生

ずる熱雑音であり、ム f はサブキャリアの受信帯域幅であり、 e は電子の電荷(1.6 x 

10・ 19 クーロン)である。 m は、電気信号の入力電力 P により決まり

えω -Po
m=-ー一一一一一一­

Fも

-♂互声;
ι -Ilh 

(6.6) 

である。但し、 pp叫は最大光出力電力であり、 Ith は LD の飽和電流である。

図 6.12. は、 RIN をパラメータとした CNR の理論値を示す。 Prが増大すればCNR は

RIN に依存するようになる。従って、 ACS と CS の距離が短い場合には、 E/O の選択に

より特性が決まる。図 6.12. からPr=-4dB のとき 60dB の CNR を得るためには RIN は岨

140dB/Hz 以下である。

E/O の電気信号入力電力に対する CNR の理論値を図 6.13. に示す。例えば、 300kHz

帯域幅の場合は、 20dB の最低CNRが必要なときには電気信号入力電力は -50dBm で、あ

る。
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図 6.13. E/O の電気入力電力に対する CNR の理論値

6.3.2 ダイナミックレンジ改善技術

複数の異なる周波数のキャリアがCSを共用する場合、上り回線の遠近問題とフェー

ジングによるレーザダイオードの入力ダイナミックレンジが支配的である。入力ダイ

ナミックレンジは、図 6.14. に示すようにLDの雑音による所要CNR を満たす最低入力

レベルと相互変調歪で規定される最大入力レベルとの差である。相互変調歪 (1M) は、

レーザの非線形性により生ずる。

ダイナミックレンジを改善する技術について議論する。 1 つは、電気的プリディス

トータであり、 E/O の前段で事前に改善する。プリディストータは、 E/O の非線形成分

を事前に逆に引加して E/O の非線形を補償する。本論文は、ダイナミックレンジを改
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図 6.14. 入力ダイナミックレンジ

善する新しい技術としてCNRを減少させる技術としてはFM2次変調技術[即日間]を提案

し、相互変調歪を改善する方法としてSEFA(Signal Extraction and Frequency Arrangement) 

技術[1川をおよびレベル差圧縮 (SLC: Signal-level Comression)技柿~[1l 11 を提案する。

(1) FM2 次変調技術

FM2次変調技術の原理を図 6.15. に示す。 PS からの受信信号は、日f変調器のベース

パンド信号として入力され日4変調されてレーザダイオードで強度変調される。結果

として、 FM 出力がLD の OMI を規定する。 LD の最大注入電流は限定されているので

LDの非線形性を限定する。光リンクの雑音帯域幅は拡大し、 FMの広帯域利得のため

ダイナミックレンジを改善することができる。この方法はファイパ伝送の本来の特徴

である広帯域性を利用したものである。

FM2次変調の改善効果の実験構成を図 6.16. に示し、実験のパラメータを表6.1.に示
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図 6.15. FM2 次変調技術
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FM 

光伝送路

表 6. 1. 実験のパラメータ

ベースパンド周波数

出力周波数

E/O 

Modulation gain 

Optical output power 

RlN(nominal value) 

O/E 

Photo diode responsivity 

Fiber 

図 6.16. 実験構成.
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図 6.17. CNR および1M3 の測定結果
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す。 FM変調の入力周波数は 17MHzであり FMの中心周波数は、 140MHzである。提案

の方法では、 1MHz と 2MHz の 2 キャリアが FM 変調器に入力される。入力電力-lOdBm

で周波数は 1MHz の場合は、 FM変調指数は 10 である。図 6.17. は、提案の FM2次変調

の出力電力が +l4dBm の場合の CNR と 1M3 特性を示すo 1M3 特性は、 2波信号試験に

より測定した。従来方法と比較して示す。ー70dBm の電気入力の場合、 CNR は 20dB で

ある。ダイナミックレンジは、熱雑音レベルと 1M3 により決まり、 CNR=20dB、 1M3=-

50dBc とするとダイナミックレンジは、 60dB である。従来方式と比較して20dB の改善

効果がある。

(2) SEFA(Signal Extraction and Frequency Arrangement)技術

SCM技術をワイヤレスアクセス方式に適用する場合の最大の問題は、レベルの異な

る複数キャリアに対して所望の雑音、歪発生を満足することであるO すなわち上り回

線に当てはめると、受信感度を決定する雑音特性と、受信相互変調特性を決定する歪

特性をいかに改善するかが最大の課題である。 E/O 入力の範囲をダイナミックレンジ

とすると、受信感度点での E/O 入力電力と受信相互変調特性における妨害波電力受信

時のE/O入力電力との差がダイナミックレンジとなる。本装置は、受信感度は lldBμ

v、受信相互変調特性47dB (妨害波電力 66dBμv) で設計しているため、このダイナ

ミックレンジは 55dB である。この特性を高周波部RX、復調部DEMおよびE/O， O/E 

含む光伝送区間で配分すると光伝送区間には厳しい雑音、歪特性が要求され、受信し

た無線信号をそのまま ACSへ伝送する方法は市販品レーザダイオードの特性、光ファ

Main 

… 日』
Desired Si旧gna創|、 11 12 弘

『司、__..... - - , 

一dsif ノ;山42:
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図 6.18. SEFA1支術
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イパの損失、反射特性を考慮すると困難である。そこで、自信号抽出型信号処理SEPA

技術を提案する。以下に SEPA技術の構成と原理を述べる。上り回線において、アン

テナで受信した信号の中でセル内で使用されている所望信号のみをシンセサイザと帯

域通過フィルタにより抽出する。その過程で複数の所望信号の周波数は互いに相互変

調歪および高調波の影響を受けないように周波数変換される。すなわち帯域通過フィ

ルタの中心周波数が互いに相互変調歪および高調波の影響を受けないように設定され

る口下り回線においては、周波数の異なる固定周波数の変調信号が M-CS まで伝送さ

れ、M-CSのシンセサイザと周波数変換器によりそれぞれ所望の無線周波数に変換され

る。図 6.18. はダイパーシチ受信を行っている場合で SEPA を適用すると E/O 入力は所

望波fj，もに対して固定周波数Pj ， P2, Pj* および、 F2* の 4 キャリアとなる。さらにこれ

らの Pj ， P2, Pj * および、 F2* は、 ACS の O/E 出力点に示すように互いに相互変調歪が干

渉しないように選ばれている。従来の方法では、他のセルからの妨害波ら ι も含めて

合計 8 キャリアがE/O に入力されることになる。結果として、 ACS の O/E 出力点に示

すように互いに相互変調歪が干渉し信号品質が劣化することになる。このように、

SEPA技術は装置全体の歪規格から光伝送区間の歪特性を対象外とすることができ装置

設計が容易となる。さらに、 E/O に入力するキャリアの数も低減でき l キャリア当り

の光変調度(入力する信号電力に比例)を大きくでき、対雑音特性も向上する利点を

有する。さらに、受信レベルを操作せず線形伝送を維持しているため、 CS の受信レベ

ル検出器の構成を変更することなく装置設計できる。本 SEPA技術は、歪特性が比較

的悪い(補償されていない)が安価で、ある Fabry-Perot (FP)型 LD のワイヤレスシステ

ムへの適用を可能にするものである。

(3) レベル差圧縮( SLC: Signal-level Comression)技術

図 6.19. は、 SLC法の原理を示す。 SLC法はフィルタとコンパンダを用いて小さい受

信電力の受信波Sjは、大きな受信電力の受信波S2 よりも大利得で増幅し光リンクを伝

送して復調器入力における CNR を改善する方法である。

図 6.20. の実線は、 SLCl法の受信入力電力と E/O入力レベルを示す。最大受信入力電

力 sm と最小受信入力電力 sm の差ム x に対する光リンク出力 crnax と cmm のレベル差

をム Ycomp とする。破線は SLC法の無い従来方式の入出力特性を示し、最大受信入力電

力 sm凱と最小受信入力電力 smm の差ム x に対する光リンク出力 cm と C。のレベル差を

ム y。とする口ム y。は、ム x に等しい。コンプレッサのコンプレッサ利得は、 GcozrA

Ycomp- ム y。で、あり、最小入力信号 S min に対する E/O入力信号レベルは、従来法での入力

信号レベル C。よりも Gcomp だけ高いレベル emirI にできるため OMI を大きくできるため

光伝送後の CNR を改善することができる。

受信入力電力が最小受信入力電力 sminのときに復調器のCNR は最低で、あり、光伝送
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路のOMI は、 sminのときに復調器の所要CNRを満足するように設計される。このため、

光伝送路長は Smin により制限されることになる。一方、 E/O の最大入力レベルは、歪特

性の劣化により制限されるためダイナミックレンジの広い特性が要求される無線方式

では、サブキャリア数を増加させると光ファイパの伝送距離は極端に短縮する。

提案のSLC法を使ったSCM方式では、入力電力レベル差ム x は、 M-CSのコンプレッ

サーによりム Ycomp に圧縮され、光ファイパを伝送する。 E/O 入力の SI の入力信号は、

レベル圧縮比ム Ycomp/ ム y を大きくすることにより高い OMI を実現できる。結果とし

て、 s mm は高い CNRを達成できるため光ファイパの伝送距離の拡大またはサブキャリ

ア数の増大が可能となる。

図6.20. は、試作したコンプレッサーの特性の測定値を示す。横軸は、コンプレッサー

の入力レベルであり、縦軸は出力レベルである。このコンプレッサーでは受信アンテ

ナにおけるダイナミックレンジは 50dB と仮定され、 Gcomp は 20dB とした。さらに E/O

の入力レベルの制限からコンプレッサーの出力レベルは 2dB 以下とした。

図 6.21. は、 Gcomp=20dB のときのサブキャリア数n に対する許容光損失Lopt の測定結

果でありコンプレッサによる改善効果を示す。パラメータを以下に示すように n=2~

mtoω=0.8、 NFrx=5(dB)、 RINωa]=-148(dB/Hz) 、 Nth=4.9x 1O-23(W/Hz)、 Rin=50(û)、 e= 1.38

X 1O-23(J/K)、戸 =15.9、 χ=2.8 X 1023、 Ò =2.7 x 10・3 である。 LD は、アイソレータ付
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きのフアブリペロー型である。図では、 Lm は nが増大するに従って減少している。し

かし、 SLC を使うことにより L叩を 26dB に固定すると n は 8 倍増加する。さらに実験

結果は理論値とよく一致することを示している。結果として L酬を減少させても G

を増大すればサブキャリア数を増大させることができることを示した。
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図 6.22. は、 SLC法を採用した場合の BER特性を示す。実験では、 Gcomp=20dB 、 n=8、

Lopt=25dB である。 SLC 法により BER が改善され受信アンテナの信号レベルは BER=l

X 10-2 で 10dB 改善された。

実験では、レベル圧縮比が20dB のとき伝送可能サブキャリア数を 8 倍に増大でき、

許容光ファイバ損失においては 10dB の改善が得られた。

6.3.3 光ファイバ伝送におけるダイバーシチ構成

都市環境下では無線チャネルは、フェージングにより伝搬特性が劣化する。 受信

電力は、 CS と PS の聞の距離の 3.5 乗の指数関数で減衰する。 PS が建物で固まれてい

る環境では、受信信号は回折損により急激に低下する。スペースダイバーシチは、こ

のようなフェージングに対して改善効果が大きい。

図 6.23. は、 TDD 方式における送信/受信ダイパーシチの簡易構成を示す。これは

PSでの受信ダイバーシチが困難な場合に基地局側の送信ダイパーシチで下り回線のダ

イバーシチを実現するためTDDの無線チャネルの対称性を利用したものであり、受信

の経路により送信経路を判定する。しかし、この構成は、 2個の E/OおよびO/Eが必要

であり、経済的ではない。 CS と ACS聞の経済化のためダイパーシチ構成の信号伝送を

多重化する構成として周波数多重(FDM)がある。小形化、低コスト、分離化が容易な

ことを考慮すると電気段で多重化するFDMが適当であると考えられる。 ACSの SDS と

組み合わせた構成例を図6.24. に示す。 MAINおよびSUBの受信信号の上りファイパ中

を伝送する信号周波数は任意の周波数を選択でき、 CS側でDEM の IF周波数に変換し

て復調する。 MAINおよびSUB の信号の受信電力またはBER をモニタして品質の良い

CS ACS 

Two pairs of optical fibers 

図 6.23. 送受信ダイパーシチ信号の光ファイバ伝送の構成
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CS 
ACS 

匝丑:

図 6.24. ACS ~ CS 聞の FDM ダイバーシチ技術

ほうを選択する。送信すべきアンテナは、切替器により上り回線の品質の良いほうの

アンテナから送信する。

6. 4 スペクトルデリパリスイッチ(SDS)

6.4.1 スペクトルデリパリスイッチの構成

図 6.25.(a) と (b)は、送信 SDS と受信 SDS の構成を示す。送信 SDS は、変調器、周波

数変換器の出力信号を l 入力 n 出力スイッチに入力して選択された出力端子から合成

器を介して他の変調器出力と合成されて出力する。受信SDS は、 CS のアンテナで受信した

受信信号を分岐してn入力 l 出力スイッチにより 1信号を選択して復調器に接続する。

このため、送信 SDS は、合成の機能ブロックを持つため、異なった周波数を持つ下り

回線信号を合成し、同一の CS のアンテナから送信することができる。また、同一の CS の

アンテナで受信した複数の異なる周波数のアップリンク信号は、 SDS により異なる出力に

出力されるが、それぞれの復調信号は異なる周波数であるため復調器入力段の周波数

変換器のフィルタで希望周波数だけ通過し他の PS からの受信波は除去される。

SDS LSIのアイソレーション特性の劣化により他の出力端子への漏れ信号は他のCSのアンテナ

から本来送信される送信波と同一に送信される。このため、 PHS のアイソレーション特性の劣

化は、キャリアオフ時漏洩電力およびスプリアス特性を劣化させる。このため、 PHS

に使用する SDS LSIの開発では、高アイソレーション特性の実現が課題である。 80nW

のキャリアリークを実現するためには、送信電力が 22dBm の場合には、送信 ON/OFF

比は 63dB 以上でなければならない。複数信号の漏れ込みを考慮すると SDS のアイソ

レーションとして 70dB 以上必要である。
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RF周波数は PHS の場合 1.9GHz帯の 23MHz周波数幅で、あるため、 IF伝送方式が適用

された場合、比帯域を考慮すると集中制御マイクロセル無線方式の SDS の動作周波数

は 70MHz 帯以上であることが望ましい。

図6.26.はデリパリスイッチと無線基地局構成の構成案を示す。(a) および(b)は光ファイ
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表 6ユ構成の比較

デバイス GaAsFET PIN 
ゲイオートゃスイッチ

バイポーラ

ム

SEF A: Signal Extraction and Frequency Arrangement 

Input poは

IN"1 

IN2 

IN3 

IN8 

Output poは

OUT"1 

OUT2 

OUT3 

OUT8 

図 6.27. 8 X 8 スペクトルデリパリスイッチ LSI の構成

パにRF信号を伝送する方法であり、(b)は、中間周波数(IF)帯で伝送する方法である。無

線基地局構成によりデリパリスイッチはRF帯と IF帯で実現する構成が考えられる。(a)

では、 RF帯での切替を行うことにより、無線基地局は送受信増幅器、光変換器等の部

品を配置する簡易な構成となり、小型化無線基地局装置を実現できる。アイソレー

ション特性は、周波数が低いほうが実現が容易であり、 IC化が容易である。構成の比

較を表 6ユに示す。

6.4.2 IF 帯デリパリスイッチ LSI

(1 )デリパリスイッチ LSI の構成

図 6.27. は、高アイソレーシヨン 8 X 8 SDS LSIの構成[112) を示す。 SDS は高い ON/OFF

比を実現するためスイッチ素子を 2段従属に接続した[113] ， [1叫。マトリクススイッチは、
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スイッチ素子と合成器の聞の配線が交差しているため、信号線開の容量により信号が

他線路に漏洩しやすい。従って、 SDS のアイソレーション特性は、スイッチ構成部品

の ON/OFF比の他にm入力の入力端子間およびn出力の出力端子間でアイソレーショ

ン特性が劣化する。

入力バッファは、内面の単一の変成器として機能する。信号が2段差動スイッチを通

り抜けた後に、それらは出力バッファにより LSI外部信号に変換されて出力される。さ

らに、 1 段目のスイッチ素子と 2番目のスイッチ素子はエミッタフォロワ出力回路を

イ吏用して低;出力インピーダンスとしている。

(2)試作結果

図 6.28. に試作した 8 X 8 SDS LSI のアイソレーション特性及び ON- OFF特性の測

定結果を示す。制御信号電圧がローレベルのときに、 SDS LSI はオン状態となる。周

波数70MHz 以下で振幅偏差1.5dB、アイソレーション値 -70dB 以下を実現した。また

。
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図 6.29. 切替特性.
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図 6.30. 8 X 8 SDS LSI 

歪特性は IM3=-64dBc (入カレベル=ー15dBm 時)であった。図 6.29. には切替波形を示

す。制御信号はローアクテイプであり、 8.4nsの切替時聞が得られた。この速度は、 PHS

の TDMA-TDD信号の切替に使用できる速度の条件を満足する。また、図 6.30. は、 LSI

の外形を示す。パッケージ寸法は 42mm X 42mm であり、消費電力は 2.9Wである。

6.4.3 RF 帯 SDS

(1 )構成

集中制御スペクトル分配切換方式に適用する RF帯多入力多出力デリパリスイッチ

(m X n スイッチ)の検討を行い PHS 無線周波数で高アイソレーション化 SDS を実現

した[1問。本研究は、多層プリント基板を使って基板上に GaAsFET SPST(Sing1e Po1e 

Single Through) および SP8T(Sing1ePole 8 Through) スイッチ、合成器等のモジュール

[116)-[1時]を搭載し、交差配線聞をシールド配線して高アイソレーションを図った HIC化

回路構成を提案し、 8 X 8 スイッチ HIC を試作した結果について述べる。

図 6.3 1.に 8 X 8RF帯 SDS の構成を示す。入力の変調信号は、いずれか l つの無線基

地局に接続されるため入力信号はSP8Tスイッチで選択され合成器で他の変調器信号と

合成されて出力される構成である。

m>く nスイッチの高周波化にあたっては、周波数が高いことに起因する結合インピー

ダンスの低下によりアイソレーション特性は劣化する。mXnスイッチの高アイソレー

ション化回路構成の課題について述べる。

-入出力ポート数が増加するに従い配線の交差点数は急激に増加するため、交差配線

部の結合容量によりアイソレーション特性は大きく劣化する。このため入力部にSP-
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8Tスイッチ、出力部に SP-STスイッチと合成器を配置する 2 段縦続スイッチ構成と

した。図6.32. に SP-8Tスイッチの回路構成を示す。小形化のためワンチップモジ、ユー

ル IC を使用した。また、交差配線部の結合容量を低減するため、スイッチ部と合成

部を接地導導体を挟む多層基板の表裏面に交差配置し、基板の表裏面をスルーホー

ルで接続する構成とした。

-切替接続経路以外にリークした信号は合成部を介して出力端子から出力される。ス

イッチの ON-OFF特性は所要アイソレーション値以上でなければならない。 SDS 全

体で'70dB 以上のアイソレーションを実現するためには、まずSDS の 2段のスイッチのトータ

SP8T switch 

図 6.31. 8 X 8RF 帯 SDS の構成

RF8 

RF7 

RF6 

p 
。

RF1 

RF2 

RF4 

図 6.32. SP8T FET スイッチの構成
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ルのON-OFF比が70dB以上であることが必要である。さらに交差配線の結合容量の

影響を少なくするため 1 段目のスイッチの高アイソレーシヨン化が必要である。

SPSTFETスイッチのON-OFF特性を向上させるため図6.33. に示す2段縦続SPSTFET

スイッチを使用した。

・スイッチ部問、合成部間では分配する異なる信号配線が近接するためアイソレーシヨ

ン特性が劣化する。スイッチ部聞及び合成部聞を分離する構造とした。

(2)試作結果

図 6.34. に試作した 8X8スイッチHICの出力端子同でのアイソレーション特性を示

す。 0.65 ~ 2.7GHzの広帯域においてアイソレーション値70dB以上を達成した。また、

図 6.35. に外観を示す。大きさは、 26cm X 28cm X 4.5cm であり、消費電力は、1.4mW

であった。表 6.3には試作した 8X8 スイッチ HIC SDS の主要特性を示す。

附可'hj
2段縦続 SPST皿T スイッチの構成

RF2 

図 6.33.
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アイソレーション特性図 6.34.

8 X 8 SDS の外形
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表 6.3 8 x 8HIC 化デリパリスイッチの特性

入出カポート数 8入カ 8出力

使用デバイス GaAsFET 

出力端子間アイソレーション値 70dB以上(0.65 ~2.7GHz) 

1M3 ー70dBc (入力レベル5 dBm時)

切替時間 76 nsec 

消費電力 1.4mW 

大きさ 26cm x 28cm x 4.5cm 

6. 5 集中制御スペクトル分配切換による無瞬断ハンドオーバ

6.5.1 システム構成

マイクロセル半径は200m程度以下で、あり、移動局はセル境界を頻繁に超えて移動す

る口1910 そのためマイクロセル方式では、ハンドオーバ技術が非常に重要である。既存

システムではハンドオーバは、端末と無線基地局との無線回線接続を隣接無線基地局

へ切替えるためデータの欠落が生ずるが、集中制御スペクトル分配制御では位相を合

わせてガードピット内で無線信号段で切り替えるため無瞬断に切り換えが可能である。

図 6.36. は、集中制御スペクトル分配切替方式の構成図を示す。移動局が無線ゾーン聞

を移行した場合、集中基地局に配置したスベクトル分配スイッチの切替制御により移

行前の無線ゾーンで接続していた変復調器を移行先無線ゾーンに無瞬断で切換えて移

図 6.36. 集中制御スペクトル分配切替方式構成図
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動局を追従できる。移行先の無線ゾーンで干渉等により空き通話チャネル割当できな

い場合を除いては移行する呼に対して通話の中断が無い切換を実現できる。

6.5.2 セル間移動時の呼損の改善効果

集中制御スペクトル分配切替方式によるセル間移動時の呼損の改善効果を検討する。

図 6.37. は、 7 無線ゾーンをグループ化し、無線ゾーン聞を移行する局に対して分配切

替制御により移行先への切替を行う 7 ゾーン繰り返し無線ゾーン構成を示すD 図(a) に

示すように分配切替制御無しの場合は、移動局が隣接無線ゾーンに移行すると移行先

無線ゾーンで新たな回線設定が行われるため移行先無線ゾーンで空き通話チャネルが

無い場合には通話の中断が生じる。図(b)は分配切替制御有りの場合の無線ゾーン間切

替について示した図であり、グループ化した 7 無線ゾーンの無線ゾーン間切替は分配

切替制御により移行前無線ゾーンで使用していた変復調器を移行先無線ゾーンに切替

えることにより行われる。分配切替による無線ゾーン間切替では、切替以前に使用し

ていた変復調器を継続して使用できるため切替による通話の中断は発生しないと考え

られる。

無線ゾーン間切替のシミュレーションモデルは、図 6.37. に示す 133 の半径 200m の

正六角形無線ゾーンで行った。シミュレーションは表 6.4.に示す条件で全無線ゾーン

において行い、モデルの中央に配置した 7無線ゾーンに対して呼量、呼損及ぴ通話中

断の累積を行なった。分配切替制御の構成は7無線ゾーンの繰り返し無線ゾーンで7X

7分配切替を行う。各移動局の移動方向はランダムで一定速度で移動すると仮定した。

呼の生起はポアソン生起呼で平均通話度数3 回/目、呼の保留時間は平均通話時間 3分

の指数分布に従うと仮定し、移動局及び無線基地局の送信電力 19dBm、伝搬特性は距

離の 3.5 乗に反比例して減衰するものとし、受信機の所要C/N のしきい値を 25dB とし

て受信レベルがしきい値以下になったとき移行先無線ゾーンへの切替が行われると仮

(a)SDS 無 (b)SDS 有

図 6.37. ハンドオーバのシミュレーションモデル
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表 6.4.シミュレーション条件.

送信電力 19 dBm 

伝搬定数 σ=-3.5 

所要 C/N 25 dB 

セル半径 200m 

SDS構成 7X7 

3 traffic channels/BS 

With SOS 

(7X7TOMA 

burst by burst 

control metho 

1 23  
Offered traffic [erl/BS] 

PS がセル聞を移動した場合の呼損率の改善効果

Mobiling speed 
。 Okm/h

・ 4km/h
X 10km/h 

。
。

10 

8 

4 

2 

6 

[
￡g
c
o
N
O
Z
O
E
3
〉
O
E
ω
2
5
Z
B

ω
ω
O
一
一
一
句
。
万
c
c
o
c一
ぷ0
0
-
2
=
c
o
』O
K
A
H
一
一
一
2
6
D
O』仏

図 6.38.

定した。また、 RF周波数チャネル数は 50 チャンネルで、ハンドオーバ時に他局から

の干渉による D/U が 25dB 以下の場合には周波数が割り当てできないため他の周波数

CH およびスロット CH を検索して使用する CH が無い場合は、呼損とした。

図 6.38. は、無線ゾーン間切換による呼損及ぴ通話中断の確率について、分配切替制

御の有無によるシミュレーシヨン結果を示すD 図より分配切替制御無しの場合は移動

速度に対して通話中断の確率は劣化するが、分配切換制御を適用した場合は 10km/hの

移動速度に対して通話中断の発生がほとんど無いことが分かる。

無瞬断ハンドオーバの切替制御アルゴリズム

無瞬断ハンドオーバを行うためのシステム構成を図 6.39. に示す。本方式は、変復調

器を集中基地局に集中配置し、変復調信号をデリパリスイッチ (SDS) を用いて複数
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の無線ゾーンにトラヒックに応じて柔軟に切り換えるものであり、集中基地局に収容

した複数のマイクロセルを 1 つのセル(マクロセル)として制御する方式である。集

中基地局と無線ゾーンとの聞は、光ファイパにより接続され変復調信号を伝送する。Ll

および、L2 は光ファイバ長で、あり、 Sl および、 S2 は無線信号である。同図は、同一 ACS

に接続した 2無線ゾーンについてのみ記述した簡易図であり、光ファイバ長Ll および

L2 は一致していないため Sl および S2 は同一データであるが伝搬路長が異なるため異

なる位相である。集中制御では光ファイパ長 Ll および L2 による遅延時間差を TDMA

のフレーム同期信号を比較することにより測定可能であり、シフトレジスタにより吸

収してから切替えれば、無瞬断ハンドオーバを行うことができる。マクロセル聞を PS

が移動する場合は、従来通り PS 主導形のハンドオーバを行う。マクロセル内の無線

ゾーン内の無線ゾーン聞を PS が移動する場合には、集中基地局がPS の無線ゾーン間

移動を検出して接続中の変復調器を移動先の無線ゾーンで継続して使用できるため回

線切断の無いハンドオーバを実現できる(集中基地局主導形ハンドオーノて)。このため

通話中の回線切断の確率を低減できる口

図6.40. は、集中基地局主導形のハンドオーバの手}II真を示す。受信レベル検出を集中

基地局において行うことにより移動先のゾーン判定を行う。 PS が移動して通話中の

CSl から遠ざかり受信レベル低下を検出した場合、周辺の無線ゾーンの CS2 における

受信レベルを同時に検出し、デリパリスイッチにより通話中の変復調信号を移動先の

CS に接続する。このためハンドオーバーに要する時間を従来の PS 主導形のハンド

オーノT と比較して短縮できる。また本方式では、 CSl と CS2の受信波を同時に受信し、

受信レベル検出により選択切替受信を行うことによりサイトダイバーシチ効果が期待

、
、

、

、

、
、

、
、

、'
 

開

-
• • 

'
 

• • , , , , , , , , , 

CS:無線基地局
ACS:集中制御局

~ :....•..... Reç~.iy~.tJ.ming 
(分散制御)

Transmission delay 

(a)受信データ

81 
82 

;..ι→..... Receive timing 
(集中制御)

shifted timing 

(b)遅延調整後受信データ

(a)構成

図 6.39. 無瞬断ハンドオーバの制御
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でき、変復調器開で、のTDMAのタイミング同期により切替ダイバーシチを行うことで

PS 側にハンドオーバによる信号断を感知させないハンドオーバが可能で、ある。

6.5.4 実験結果

集中制御スペクトル分配切換による無瞬断ハンドオーバの実験系の構成を図6.41.に

示す。まず無線基地局装置 l のパスにより疑似移動端末とエアインターフェースに準

拠した呼接続を行い疑似交換機と疑似移動端末との間で通話を確認した。次に無線基

地局 l の無線ゾーンと無線基地局 2 の無線ゾーンの中間地点に移動端末が位置するよ

うにATT量を調整し、デリパリスイッチを無線基地局 l のパスから無線基地局 2 のパ

スに切り替えて通話を継続できることを確認した。また切替時にフレームエラーが生

じていないことを CRC によって石室言志した。

図 6.40. 集中基地局主導形ハンドオーバの手順

集中基地局装置
光ファイパ

図 6.41. 無線回線制御の実験構成
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図 6.43. 無瞬断ハンドオーバが可能な遅延時間差の範囲

図 6.42. に切替前及び切替後の(図6.41.の P点における)無線基地局 2 の送受パース

ト信号波形である。スペアナにより 300阻z帯域を検波して 5msecの掃引速度で表示し

た。

図 6.43. は、 2 つの無線基地局と集中基地局のファイバ長を変えて切替時の遅延時間

を変えた場合のハンドオーバ実行時にCRC エラーが発生しない範囲の測定結果の一例

を示す口位相差が許容範囲以内で、あれば無瞬断のハンドオーバが可能で、ある。許容位

相差は、 CSの装置仕様に依存するものであり、実験で使用したPHSで、はパースト検出

のためユニークワード検出窓の広さであり 4 ピット以内となっている。従って、ハン

ドオーバ時には Sl およびS2 の遅延時間差を許容範囲以内にしてから切替えることに

より無瞬断ハンドオーバが可能となる。
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表 6.5 数値シミュレーション条件

変復調方式

ダイバーシチ方式

短区間中央値変動

長区間中央値変動

6. 6 セル間ダイバーシチ

6圃6.1 構成

QPSK遅延検波

選択切替

対数正規分布条件
分散 σ=4， 6， 8 (dB) 

距離の4乗に比例して減衰

集中制御スベクトル分配切替方式では、複数の無線基地局の受信信号を集中制御局

に伝送して切替える構成であるため複数の無線基地局で受信した移動局の受信信号か

ら選択して回線品質向上を図るサイトダイバーシチを構成することができる。複数の

無線基地局は、隣接した無線ゾーンに設置されるため、受信信号レベル変動の相関が

なく、移動端末と無線基地局の障害物による遮断に対しても有効であると考えられる。

複数のマイクロセルのアンテナにおける受信波を切り替えるセル間ダイパーシチは、

マイクロセル境界付近での通話品質を改善するのに有効であると考えられる。集中制

御スペクトル分配切替方式を用いたセル間ダイバーシチ方式の構成例を図6.44. に示す。

ここでは 2 つのマイクロセルの 2 ブランチのスペースダイバーシチと、切替後信号の

うち受信レベルの大きい方を選択するセル間ダイパーシチを行うものである。移動局

からの上り信号は無線伝搬路を介して無線基地局へ伝送され、さらに光ファイバによ

り集中制御局へと伝送され、そこで受信レベル比較を行い、大きい方が選択される。

6.6.2 理論検討

シミュレーションによりセル間ダイパーシチの平均誤り率改善効果を明らかにした。

数値シミュレーションの条件を表6.5 に示す。異なる場所に設置された無線基地局にお

ける受信レベルを仮定するため伝搬モデルとして受信電界強度変動を瞬時値変動と短

区間中央値変動、及ぴ長区間中央値変動[1叫[122]を考慮して平均誤り率の数値計算を行

い、セル間ダイパーシチによる改善効果を数値シミュレーションした。なお、移動局

は 2 つの基地局の中間地点にあるものとし、平均誤り率を計算した。

基地局から移動局までの相対距離に対する平均誤り率の数値シミュレーション結果

を図6.45. に示すD この結果より、セル間ダイパーシチを併用することで平均誤り率を
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CS:無線基地局
ACS:集中制御局

セル間ダイパーシチの構;成図 6.44.
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10-3 まで許容し、 σ =6(dB)の場合に相対距離は 2 から 3 に拡大される。また、平均誤り
率の許容値を一定にした場合、短区間変動の分散が大きいと移動局と基地局との相対
距離は小さくなるが、セル間ダイバーシチを併用した場合の劣化は少ない。次に、基

地局間の相対距離を 5 に固定した時の基地局からの距離に対する平均誤り率を図6.46.

に示す、この結果より、セル間ダイバーシチを併用することで両基地局の中間地点で

の平均誤り率を 10 分の l 以下に低減できることが判明した。

6.6.3 実験

移動端末からの受信信号レベルはフェージングにより十数Hzの速さで変動すると報

告されている。セル間切替はパースト単位で切り替えるデリパリスイッチを用いてい

るために、レベル判定から 1 フレーム (5msec)程度遅れて切替えるため通常のフェージ

ングの速さには追従できない。このためデリパリスイッチを用いたセル間ダイバーシ

チではフェージング等の比較的速い変動を無線基地局の2本のアンテナを用いたスペー

スダイパーシチによって補償し、距離特性等の比較的遅く、かつ無線基地局のスペー

スダイパーシチでは相関が生じるようなレベル変動をセル間切替によって補償する。

また速い受信レベルの変動によるセル間切替の誤りを防止するためにレベルの比較は

図 6.47. 実験系構成図
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図 6.48. 実験結果
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複数のフレームに渡って測定した平均の受信レベルを用いる。

セル間ダイパーシチの実験系の構成を図 6.47. に示す。1.9GHz帯の π/4QPSKパース

ト変調器出力信号を PIN アッテネータを用いて減衰量を加えセル聞の相関係数 1、周

期 10sec、変動幅 10dB の変動を加えた。またレーレフェージングに対するセル間切替

の動作を確認するために、フェージングシミュレータを用いて 10Hz の 1 波レーレ分布

に従うアンテナ相関係数0の変動を重畳し、無線基地局のアンテナ入力に印加した。ア

ンテナ入力レベルの平均値に対する受信誤り率の測定結果を図 6.48. に示す。横軸は

PIN アッテネータおよびフェージングシミュレータによって変動させた受信信号レベ

ルの平均値を示す。セル間切替を行った場合の受信特性は中央値変動がOdB の場合の

受信特性より誤りが少ないため、セル間切替による誤りがなく瞬断が生じていないこ

とがわかる。またセル間切替を行うことにより、セル間切替を行わない場合に比べて

誤り率 10・3 において受信特性を 3.8dB 改善できた。

6. 7 結言

スペクトルデリパリスイッチ(SDS)を用いたサブキャリア光伝送マイクロセル無線方

式をした。このスペクトル分配は無線基地局を簡易な構成にできるという特徴の他フ

レキシブルでネットワークおよび無線基地局の経済化を実現する。光リンクの利得お

よび雑音指数から光リンクの特性を計算法を示した。

ダイナミックレンジの拡大技術としてFM2次変調による方法を提案した。上り回線

では、受信信号はFM変調器のベースパンド信号として入力され、日4変調後の信号が

LD で強度変調される。ー70dBm の入力電気電力で 20dB の CNR を得た。実験ではダイ

ナミックレンジは、従来方式と比較して約20dB の改善効果があった。広帯域日4変調

器の実現が必要であり、 FM 中心周波数の設計が必要である。

TDD方式における送受ダイパーシチの経済的構成について検討した。 E/O変換前の

電気信号を多重して伝送する構成は E/OおよびO/Eの数を減少することができる。ま

た、 FM2次変調とダイパーシチの組み合わせについても議論した。

無線スペクトル集中制御方式は複数のマイクロセルを一つの束ねられたセルとして

管理することができる。移動端末のマイクロセル間の移動に対して無瞬断で切り替え

る方法を提案し、実験により効果を確認した。本方式の切替はデータ通信等の瞬断に

敏感なシステムに特に有効であると思われる。

マイクロセル通信方式において、集中制御方式を使用してスペースダイバーシチと

セル間ダイパーシチを併用した場合の効果について評価を行った。その結果通話品質

に関してを平均誤り率を 10-3 まで許容する場合には、スペースダイバーシチのみを適

用したときと比較してセル半径を 110m拡大できることが明らかとなった。
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第 7 章結論

ディジタル無線通信は、多値変調方式により一層の周波数利用効率を実現して大容

量伝送を実現してきた。ディジタル伝送の需要も増大し、回線の信頼性についても電

話回線収容主体のアナログ、方式で、は無かったがより一層の伝送品質の向上が要求され

るようになってきた。また、移動通信の分野においては、移動する端末のフェージン

グに対する信頼性を向上させるため無線基地局に複数のアンテナを装備したスペース

ダイパーシチにより伝送品質を向上させる技術があり、さらに移動に追随するハンド

オーバ技術が適用されている。

本論文は、そのような背景のもとで、無線ディジタル通信における種々の新しいダ

イパーシチ方式の提案を行い、それらによる伝送品質の改善について検討した。以下

に、本研究により得られた成果の要点を示す。

( 1 )マルチキャリア周波数ダイパーシチ方式の実現と伝送品質改善効果の理論解析

第 3章において、ディジタル無線方式の周波数ダイパーシチ効果についての推定法

を提案し、マルチキャリア周波数ダイバーシチ方式における回線切換構成として各種

のマトリクス切換方式の提案を行い、周波数ダイパーシチ効果を定量的に比較した。

( 2 )マルチキャリア方式におけるスペースダイバーシチ構成法

第 4章において、ディジタル無線方式のスペースダイパーシチの改善効果について

理論的解析法を明らかにした。また、 IC化構成が容易な各波個別同相合成スペースダ

イパーシチを提案し、従来から提案されている最小偏差合成 SDおよびノッチ制御 S

D よりも優れた特性を有することを明らかにした。さらにこのスペースダイパーシチ

方式実現のキーデバイスである無限移相器の MMIC 化、および IC化構成を実現でき

る構成としてベクトル合成形無限移相器構成を提案し、デュアルゲート GaAsMESFET

を使用した MMIC化無限移相器および SST(SuperSelf Aligned Process Technology) に

よるワンチップIC化無限移相器の構成法について新しく理論検討し試作した結果につ

いて述べ、ディジタル無線方式のマルチキャリア方式における各波制御スペースダイ

バーシチ方式を実現した。

( 3 )予備伝送路を用いた周波数軸誤り訂正方式の提案と特性改善効果の理論解析

第 5 章において、予備回線を使用した周波数軸誤り訂正方式の構成法を提案し、符

号誤り分布を実験的手法により明らかにした。また、バースト誤り発生について明ら

かにするとともにディジタル無線方式でランダム誤り訂正符号を用いる場合の新しい
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多値系列間ピット遅延誤り訂正方式構成について提案しピット誤り率改善効果を実験

により明らかにし、提案方式が効果のあることを明らかにした。

( 4 )スペクトルデリパリスイッチの提案と無瞬断ハンドオーバおよびセル間ダイバー

シチによる伝送品質の改善

第 6章において、サブキャリア光伝送技術を使用した集中制御スペクトル分配方式

を提案し、変復調装置を複数の無線ゾーンで共用する場合の呼損率の改善効果につい

て解析したO また、光ファイパマイクロセル無線方式におけるダイナミックレンジ改

善法として FM2次変調技術、 SEFA技術、 SLC技術を提案し、改善効果について実験

確認した。さらに、スベクトルデリパリスイッチの高アイソレーション化の課題につ

いて実験的検討を加え、 HIC 化および LSI 化の最適構成法を明らかにした。

以上の研究成果は、現在運用されている SDH対応ディジタルマイクロ波方式の高度

化、さらに将来の高速無線システムおよび移動体通信システム、無線LAN システムの

実用化において生ずるフェージング補償の解決策であり、ディジタル無線通信シスシ

ステムで有用となると考えられる。
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