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1．1　研究の背景

　日本で最初にディジタル無線方式が実用化されたのは1968年である（1）。この方

式は4PSKを採用した中容量伝送（電話換算240ch）でその周波数帯は2GH，帯が選定

された。この方式をきっかけに国内の基幹回線は急激に発展することになる。19

76年には1無線チャネル当たり400Mb／s（電話換算5760ch）の伝送容量を有する大

容量ディジタル無線方式”20L－P1”方式が完成された。この方式は、高速パルスに

よる変復調および高周波半導体技術を確立したという点で画期的な方式である。

　さらに電話サービスが充実してきた1970年代後半には、INSの早期実現に向け

て経済性に優れ全国展開が可能な長距離ディジタル無線方式の導入が求められ、
1’

X82年歴史的な無線システム”5L－D1”方式が実現を見るに至った（2）一（4）。本方式

では、初めて多値直交振幅変調技術”16QAM”を実現し、当時世界最高の周波数利用

効率5b／s／Hzを達成している。図1．1に伝送容量と周波数利用効率を含む最近の開

発状況を示す。使用する周波数帯は4／5／6GHz帯であり、従来のFM方式で構築され

た局舎、鉄塔をそのまま共有できるため早期かっ経済的に全国展開を図ることが

できた。ディジタル伝送は中継による伝送品質の劣化がない利点を有する反面、

スペクトルの占有帯域幅が広帯域になるため周波数選択性フェージングの影響を

受けやすくなる。これは図1．2に示すマルチパスによって生じるものである。この

フェージングによる波形歪を自動的に等化するトランスバーサル等化器が本方式

で初めて実用化されている（5）。等化器には周波数特性を補償する周波数領域自動

等化器と図1．3に示す様に波形を補償する時間領域自動等化器とに大別され、伝送

路がダイナミックに変動する場合には主に後者が用いられている。当時までに時

間領域自動等化器については理論的に多くの検討がなされているが波形伝送特性

を考慮しかつ高速領域で動作する等化器は実現されていなかった（s）（7）。この意

味で、本方式における自動等化器の開発はフェージング補償技術の幕開けと言え

る。

　16QAM方式の成功に続いて、より高能率でISDMの先駆けとなる高速ディジタル専

一　iv一 一1一
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用線に適応できるシステムの研究が進められた。伝送容量を増大するため二つの

技術が開発されている。一つは図1．4に説明される256QAM変調方式である　（8）’

（10）。これは信号多値数を2倍にすることにより容量を2倍にするものである。

もう一つは直交偏波共用技術である（11）・（12）。これは垂直偏波と水平偏波の無

線チャネル周波数を完全に一致させるもので、その周波数配置をコチャンネル配

置と呼んでいる。図1．5に無線信号の周波数配置を示す。コチャンネル配置による

直交偏波共用技術は周波数利用効率を2倍にすることができ、人類固有の財産で

ある周波数を最大限に活用するものである。しかし、所要CNRが増大するQAM方式

を直交偏波共用で実現するためには、伝送路で生じる交差偏波干渉を除去するこ

とが要求された。図1．6にはマルチパスフェージングにより交差偏波識別度が劣化

するメカニズムを示す。これまで、交差偏波干渉の直流分を補償する技術は開発

されていたが、本方式で初めて周波数特性も含めて補償できる交差偏波干渉補償

器が開発され、全国に導入されっっある。また256QAM方式は交差偏波干渉のみな

らず、図1．7に示すように他方式からの干渉に対しても非常に敏感となるため、回

線設計においては全ての干渉雑音を考慮して瞬断率は推定されている。

　一方、伝送容量の大容量化と同時に地域伝送路用の小容量ディジタル無線方式

の開発が進められてきた。これまで、2GHz帯の2S－3Mおよび2S－32M方式と11GHz帯

の11S－24M方式が導入されている。さらに、地域伝送路のディジタル化を経済的に

推進し、その結果信頼性が高く新しいネットワーク同期網に：適応可能な11G－50M方

式が開発され実用の域に達している（13）。装置の簡易性から4PSKを用いた本方式

では、非再生中継技術を初めて採用している。この中継方式は、中継局でディジ

タル信号を復調せずに中間周波数帯で増幅し周波数変換して送信する方式である。

大幅な経済化と低消費電力化を実現することができ、かっ網構成に柔軟に対応で

きる特徴を有している。現在では、非再生中継技術を16QAMをベースとした基幹回

線に導入する研究が進められている（14）。しかしながら、11G－50M方式は40MHz間

隔のインタリーブ配置を標準としているのに対して、無線周波数が近接している

4／5／6GHz帯において非再生中継技術を適用する場合、これまで存在しなかった隣

接チャネル通過干渉波が伝送特性の大きな劣化要因となることが予想されている。

　無線通信と対比されるものに光通信がある。古くはマックスウェルが1864年に

電磁波の存在を予測し、1899年にイタリアのマルコニーが無線通信を実用化して

一5一
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図1．7　他方式からの干渉
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以来、研究者は高周波への挑戦を試みた。1960年代、電磁波から究極の光を発光

するレーザの開発をきっかけとして一挙に光ファイバ通信の世界へ突入している。

1970年コーニング社が20dB／kmの光ファイバを実現して以来その低損失性が追及さ

れ、1970年後半には日本において0．5dB／kmの光ファイバが実現されている（15）’

〈16） B1987年には1システム当たり23000chの電話回線（1．6Gb／sの伝送容量）を

持つF－1．6G方式が実用化され全国に導入されっっある。このように、光ファイバ

通信は伝送容量の飛躍的増大とファイバ自体のコストダウンが見込まれ、大容量

伝送に適した伝送メディアといえる（17）。高速光通信の研究が進む一方、1980年

代に入ると周波数多重された電気段の信号をレーザダイオードの強度変調により

一本の光ファイバで伝送するSCM（Subcarrier　rnultiplexing）伝送技術の研究が

進められている（18）’（19）。図1．8には、無線系で用いられているサブキャリア

MSK方式と有線系で検討されているCATV用サブキャリア方式を示す。現在は加入者

系への映像信号の分配ネットワークの構築を目的としているが、光デバイスの進

歩およびその広帯域性を鑑みると本伝送方式は将来の多様な通信サービスを実現

するうえで一つの解になる可能性がある。

digital

baseband
MSK
MOD
FM
MOD
TX

一一y，．

ax FM
DEM
MSK
DEM

digital

baseband

，iiiiii　ii），，．

（1＞　サブキャリアMSK伝送方式

Earth

statlon
Laser

transmltter Fiber

Optical

recelver

1．2　本研究の目的と論文の概要

　本論文は、ディジタルマイクロ波通信の耐フェージング特性を積極的に向上す

る干渉補償器および干渉波を防止する通信方式に関する研究成果をまとめたもの

である。本論文の構成とその位置付けを図1．9に示す。

　ディジタル無線方式では、アナログ方式と同等以上の周波数利用効率と国際標

準CCITTにおける瞬断規格を満足する必要がある。周波数利用率を向上させるため

に同一周波数で直交偏波を共用する方法が取られているが、偏波間で発生する交

差偏波干渉を除去することが必須条件である。また、ディジタル信号特有の伝搬

路で発生する周波数選択性フェージングに対する耐力を高めることが重要である。

本研究は、このような観点からトランスバーサル形交差偏波干渉補償器を取り上

げ、周波数領域の伝達関数を解析することにより周波数選択性フェージングに対

する本補償器の改善効果を明らかにする。図1．10の研究目的に示すようにその結

果を用いてシステムに必要なフィルタのタップ数を算出する。また、高速フェー

口

口

Subscriber

（2）　CATV用マイクロ波サブキャリア伝送方式

図1．8　サブキャリア伝送の概要
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ジングに対する制御方法について検討を加え、定常時の安定性とフェージング時

の高速応答性の両方を実現する回路構成を明らかにする。

　近年、無線通信方式に対しても経済化すなわちネットワーク距離依存性を格段

に小さくすることが要求されっっある。また、経済のグローバル化、産業の高付

加価値化が社会のトレンドであり、サー・一一一ビスの迅速性およびインテリジェントネ

ットワークを実現する必要がある。その一つとして非再生中継通信方式が考えら

れている。現状の周波数利用効率を維持したまま本方式を実現するためには、従

来存在しなかった隣接チャネル通過干渉波を除去しなければならない。この観点

から、この干渉波の性質を明らかにし、さらに従来波形等化器として用いていた

トランスバーサル等化器が有効であることを実験的に示す。本干渉補償に関する

研究目的を図1．11に示す。

　以上の研究は偏波干渉及び隣接チャネル通過干渉波を積極的に除去することを

目的とする。一方、外部からの干渉波を一切受けない無線信号の伝送方式として

マイクロ波信号を光ファイバ内に閉じ込めて伝送する光SCM（Subcarrier　rnulti

plexing）を取り上げ、多値QAM信号に対する誤り率特性を明らかにする。電気段

における誤り訂正、トランスバーサル等化器等の無線変復調技術がSCM通信に対し

て極めて有効であるごとを示す。本研究に関する目的を図1．12に示す。

　第2章では、交差偏波干渉補償器の設計について述べる。まず、交差偏波干渉

波と除去するために必要な受信側の参照信号とは周波数特性が異なっているため、

その周波数特性変換回路としてトランスバーサルフィルタが有効であることを述

べ、補償器の構成と動作原理について述べる。次に、交差偏波干渉波と参照信号

の周波数特性比をフーリエ級数展開し、その展開係数値はタップ係数値と関係す

ることに着目して交差偏波干渉補償器の改善効果を算出する方法を明らかにする。

以上の結果をもとに最適な交差偏波干渉補償器の構成を明らかにする。

　第3章では、第2章の解析手法の一般化を図り直交偏波信号の周波数相関に対

する交差偏波二干渉補償器の改善効果を明確にする。また、実際のシステムには自

信号の波形歪を等化するトランスバーサル等化器が併用されるが、この場合のXP

D周波数特性に対する交差偏波干渉補償器の特性を十分に検討された例はない。本

章では周波数領域等化器を取り上げ、マルチパスフェージング時の等化器による

干渉波および参照信号の周波数変換を考慮した交差偏波干渉補償器の特性を明ら

一一 P2一

かにする。

　第4章では・時間領域における交差偏波干渉器の制御アルゴリズムについて述

べる。ディジタル信号処理技術を取り入れ、また極性相関（MZF）法を用いて等価

的に最小誤差二乗（MSE）法の制御係数更新が可能なシフトビットセレクト（SBS）

法を提案する。SBS法の構成および動作原理を示すと共に、定常時の安定性とフェ

ージング時の高速応答性を実現できることを計算機シミュレーションおよび実験

により明らかにする。次に直交偏波間のデータが非同期（クロックが独立）の場

合でも干渉補償器が正常に動作する演算処理の構成法を示す。また搬送波周波数

が非同期の場合、従来のMZF法に比べSBS法は大きな改善効果を示すことを実験的

に明らかにする。最後に、DSP技術により交差偏波干渉を除去する場合に生ずるA

／D変換の非線形歪の解決法について述べる。フェージング時に発生する大振二信

号が線形処理できるように識別範囲を拡大し、交差偏波干渉が除去された後送信

信号の識別値に変換する方法を提案し、その有効性を明らかにする。

　第5章では、判定帰還フィルタの交差偏波干渉補償器への適用について述べる。

まず高速領域でのハードの実現が可能になりつつある判定帰還等化器のQAM信号に

対する回路構成を述べ、判定帰還等化器の有効性を示す。本章ではこの判定帰還

フィルタを交差偏波干渉補償器に適用しその改善効果を定量的に示す。256QAM信

号を例に取り、インパルス応答から残留ピーク符号間干渉を算出し、線形フィル

タとの改善効果を比較検討する。2波モデル干渉波の振幅比および通路差に対す

る改善特性をトランスバーサルフィルタのタップ数をパラメータとして定量的に

明らかにする。さらに0．8μm，Bi－CMOS設計ルールを用いて試作した80KGの1チッ

プトランスバーサルフィルタLSIの構成および、その補償：特性を示す。

　第6章では、非再生中継伝送における隣接チャネル通過干渉の基礎検討結果に

ついて述べる。まずマルチキャリア伝送による瞬断率改善効果について述べる。

次に非線形歪および干渉波相加に対する特性を実験的に示した後、共通増幅を伴

うマルチキャリア伝送を例に取り隣接チャネル通過干渉の概念を示す。さらに、

チャネル間の変調m一カルおよび共通RFローカルの同期、非同期に対する隣接チ

ャネル通過干渉の振る舞いを述べ、ある条件下でトランスバーサル等化器が干渉

波に対して効果があることを実験的に示す。

　第7章では、無線マイクロ波信号により光のメインキャリアを直接変調するSC

一13一
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M伝送方式について述べる。まず、多値QAM信号を用いた強度変調／直接検波方式

の理論検討を行ない、光変調度、光受信電力および信号帯域幅（ビットレート）

に対する誤り率特性を明らかにする。次に1．3um－LDモジュールを用いて、50Mb／s

および10Mb／sのビットレートを有する256QAM信号の伝送実験結果を示す。さらに

ブロック符号を用いた誤り訂正の効果を理論検討し、実験により検証する。

　第8章では、結論として本研究の主要な成果を要約している。

関連する方式　　　干渉の種類　　　　補償技術　　　　　　　　論文構1戊

交差偏波干渉
wPI

大容量

fィジタル
}イクロ波通信

交差偏波
ｱ渉補償器
wPIC

非再生中継
隣接チャネル
ﾊ過干渉
hPAC

トランス

oーサル等化器
sRV－EQL

・装置設計法　　　　　　　　　　　第2章

E局波数相関に対する特性
@　　　　　　　　　　第3章・制御アルゴリズム

@　　　　　　　　　　第4章・判定帰還フィルタの適川

@　　　　　　　　　　第5章

F黙謝贈現象　第6章

Eネットワーク構成法・誤り訂正技術　　　　　第7章・256QAM伝送特性光・無線ハイブリッド

ﾊ信
他ルート干渉 サブキャリア

`送　SCM

成果の反映

補償能力の優れたフェージング補償器を提供し、信頼性が
bｭ（瞬断率の低減）かつ経済化に貢献できる無線システムを実現する。

図1．9　論文の構成とその位置づけ
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交差偏波干渉　装置の緻斉化
装置の最適設計

・LSI化

・汎用性
　　　　N

．D／U改善効果の算出
・タップ数の決定

　　　交差偏波干渉補償器
　　　　（XI）IC．）

V偏波
受信機

A／D

H偏波
受信機

中継局

ろ

トランスバーサル

　フィルタ
御
路
指
巨

A，fD

ディジタル化技術

・定常時の安定性
●フェージング時の高速応答性

・フェージング時の線形演：算

・量子化雑音の最適化

端局

非再生中継方式の目的

復調器 トランスバー
Tル等化器

復調器 トランスバー

Tル等化器

図1．10　交差偏波干渉補償器に関する研究目的

隣接チャネル通過干渉

・伝送路コストの経済化

・システム更改の迅速性
・中継所のサテライト化

問題点

・隣接チャネル通過干渉
・高効率、低歪電力増幅
・雑音相加

・交差偏波干渉相加

解決策
・帯域通過フィルタの狭帯域化

・端局のトランスバーサル等化器による補償
　（主信号と干渉波の周波数同期化）

図1．11　隣接チャネル通過干渉補償に関する研究目的
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・光変調度

・信号対雑音比
・相互変調歪

ENC＋
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●
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ENC＋
QAM変調波N

　　　K

Optical　fiber
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無線変復調技術の効果

Laser
diode

・誤り訂正

・トランスバーサル等化器
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復調器1

＋DEC

●
●
●

復調器N
＋DEC

・伝送速度（信号帯域幅）
・多値数 回伝送路特性の明確化

・伝送路損失（変換効率、感度）

・光受信電力

図1・12　光ファイバを用いたサブキャリア伝送に関する研究目的
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2．　1　まえがき

　ディジタルマイクロ波方式において、直交偏波共用伝送は単一偏波伝送に比べ

2倍の伝送容量を得ることができるが、下狛波間の分離度、すなわち交差偏波識

別度（Cross　Polarization　Discrimination；XPD）の良いことが要求される。

しかしマイクロ波帯ではマルチパスフェージングにより互いに直交する偏波間

（垂直偏波と水平偏波）において交差偏波干渉を生じてXPDは劣化する（1）一（3）。

しかも交差偏波干渉の周波数特性はこの干渉の発生源である交差細波信号の周波

数特性と異なる。これまで種々の交差偏波干渉補償器（Cross　Polarization　I

nterference　Canceller；XPIC）が考案されているが、逆相で打ち消す1タップ

構成であった。これは降雨減衰時のようにXPD周波数特性が平坦と見なせる場合は、

位相と振幅を変化できる簡単な回路構成で良いためである。しかし、XPDが周波数

特性を有する場合に効果がなかった。そこで、本章では周波数特性の相違を考慮

した交差偏波干渉の補償としてトランスバーサルフィルタを用いた交差偏波間干

渉補償器を検討する（4）　’　（6）。このトランスバーサルフィルタは遅延回路と重み

付け回路からなる複数のタップにより構成されており、任意の周波数特性を生成

することができる。しかし、マイクロ波伝搬路における周波数特性を有するXPDが

システムにおよぼす影響は明らかにされておらず、これに対するトランスバーサ

ル形XPICの改善効果計算法および所要特性を満足する最小のタップ数の決定法を

確立する必要がある。何故なら、トランスバーサルフィルタのタップ数の増加は

補償能力を向上するが、回路規模が大きくなりかっ定常時の回路雑音が増加する

からである。

　本章では、XPD周波数特性からトランスバーサル形XPICの改善効果を算出する方

法を提案しσ）一（9）、その原理および補償特性について検討する。まずXPDが劣化

する主偏波信号（正規の信号）と交差偏波干渉の周波数特性をモデル化し、この

条件下での動作ならびに特性の解析を行う。問題となる交差偏波干渉をトランス

バーサル形XPICで補償するにはXPD周波数特性の逆特性が必要となり、この逆特性
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をフーリエ級数展開した係数はトランスバーサルフィルタにおける各タップの重

み付け量に相当することを明らかにし定量的な解析を試みる。また12．5MBの伝送

速度を有する16QAM信号を用いて行った室内実験結果と比較検討することにより本

手法の妥当性を確認する。

2．2　トランスバーサル形XPICの構成

　前節で述べたように、ディジタルマイクロ波方式において回線品質に重大な影

響をおよぼす交差偏波干渉は多重波フェージングが発生時に顕著となる。しかも

交差偏波干渉とこの干渉成分の元になる交差偏波信号とは異なった周波数特性を

示すため、受信した交差偏波信号の振幅と位相を変えるだけでは干渉波を十分打

消すことができない。これを改善するために、受信した交差偏波信号を周波数特

性変換回路に入力し、交差偏波干渉と同様な周波数特性を与え、その出力で減算

すれば干渉波を十分打消すことができる。この変換回路としてトランスバーサル

フィルタを取り扱う。

　図2．1に周波数特性変換回路としてトランスバーサルフィルタを用いたXPICの動

作原理を示す。同図では、H偏波からV偏波への交差偏波干渉について説明した

もので、H偏波の受信信号をトランスバーサルフィルタに入力することにより干

渉波と同様の周波数特性を持つ補償信号を発生し、V偏波側へ干渉している交差

偏波干渉を打消す。

　またトランスバーサルフィルタの各タップにおける重み付けの制御はV偏波側

の復調器において識別前後の誤差信号とH偏波信号の識別信号とを各タップに対

応した時間関係で相関検出を行うことにより、V偏波側に洩れ込んだ交差偏波干

渉成分を抽出し、各タップの相関値の平均値が零になるようにする。

Transmitting　spectra

Main　signal v

Cross　pol　signal

H

De　pola　riz　a　tion

　　（H　一一〉　V）

　　　M　（f）

∠
…

Receiving　spectra

　　　Cross　pol　interference

　　　　　　　　Cancelling
　　　　　　　　　　signal

v
H

1

　　　Residual
　　　cross　pol
　　　interference

ノ

T

十

T　　T　　丁

Tapped　delay　line

Weig　ht

Transversal　fiiter

図2．1　トランスバーサルフィルタを用いた交差偏波干渉補償器の構成
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2．3　改善効果算出法

　図2．1に示すようにクロック周期T間隔ごとにタップのついた遅延線からなるト

ランスバーサルフィルタの周波数特性は、　（2N＋1）タップの場合

　　　　N
　Kv（f）＝Σαn・exp（一jnT2πf）　　　　　　　 （2．1）

　　　nニーN

で表される。ここでα．は複素数でタップ利得を表し、（2N＋1）タップ出力は加算

器へ接続され、そこで出力が得られる。

　交差偏波受信信号を交差偏波干渉と同一の周波数特性に変換するため、本補償

器のトランスバーサルフィルタに要求される周波数特性Y（f）は、交差偏波識別度

XPDの周波数逆特性

　Y（f）　＝X（f）・M（f）一1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．2）

である。ここでM（f）は交差偏波受信信号の周波数特性（主偏波受信信号の周波数

特性も同一と仮定）、X（f）は交差偏波干渉の周波数特性である。図2．1においては、

M（f），X（f＞はそれぞれH偏波（V偏波）受信信号、　H偏波からV偏波への干渉信

号の帯域内周波数特性に相当する。トランスバーサルフィルタは式（2．1）に示した

ように周波数領域においてナイキスト間隔に等しい周期で繰り返すような応答を

もっことを考慮してY（f）を1／Tの周期でフーリエ級数展開するとY（f）は次式で与え

られる。

　　　　　
　Y（f）＝Σβn・exp（一jnT2πf）　　　　　　　　 （2．3＞

　　　n＝一◎o

　トランスバーサルフィルタが無限タップを有するとすれば、最適制御を行う場

合そのタップ利得α。はY（f）の複素フーリエ係数β。と一致する。実際にはトラン

スバーサルフィルタは有限個のタップしか持たないので、次の条件で重み付けが

なされる。

　αn＝βn（一N≦n≦N）　　　　　　　　　　　　 （2．4）

　この条件の根拠は付録A－1において説明する。式（2．4）の条件によりタップ重み

付けを設定すると、補償後の残留特性は式（2．1），（2．3）より次式を得る。
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∪
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図2．2　周波数選択性フェージングによる交差偏波識別度の劣化
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R（f）ニY（f）一Kv（f）

　　一（N＋1）

　　・＝Σβn・exp（一jnT2πf）

　　n＝一〇◎

　　　　
　　；Σβn・exp（一jnT2πf）
　　　n＝N＋1

2．4　改善特性

（2，　5）

2．4．1　伝搬モデル

　図2．2に主偏波、交差偏波干渉の振幅周波数特性を示すように、実伝搬路におい

てXPDが問題となるのは主偏波が選択性フェージングを受け受信電力が低下した場

合である。また本補償器では主偏波に選択性フェージングが発生した場合XPDは最

も劣化するので（6）、この最悪の状態について改善特性を調べる。以下の解析フ

ローチャートを図2．3に示す。選択性フェージングとしては2波干渉を用い、振幅

比をρ、遅延時間差をτとする。従ってM（f），X（f）は次式で与える。

　M（f）　＝：　1－p　・exp（一j2n　f　T　）

　　　＝｛1＋p2　一2　p一・COS（2nfT）｝i／2　・exp（je）　，　（2．6）h

　駅f）；c　（ただしCは定数）

ここでθは位相角を示し、

　　　　　　　p　・sin（2zfT）
　e　＝　tan－i

M（b

X（b

瞬断率規格から許容帯
域内振幅偏差を求める

直交偏波信レナ及び交差編

波信号に2波モデルによ
る周波数特性を与える

XPD周波数逆特性を解析
する
Y（b　＝　X（O　／　M（fi

（2．　7）

フーリエ級数展開により各
次数の重み量を算出する

Y①＝努β．♂n伽

　．　n＝一〇e

直接波と反射波の
振巾高上ヒ　　　　ρd

遅延時間差　τ
を与える

D／U改善効呆の算出

（2．　8）

　　　　　　1－p・COS（2zfT）

で与え・られる。よってXPD周波数逆特性Y（f）は選式、で1与，kら為る。

　　　　　c
　Y（f）一　一一一一一一一一一　・exp（一je）　（2．9）
　　　　1　M（f）　1

タップ数の決定

図2．3　解析のフローチャート

また、初期設定として入力D／Uは20dBと仮定する。

　　　　　　　　　　fAf　1　M（f）　1　2　df

　　　　　　　　　　　　　　　　　｝D／U＝　20dB＝　1010g　｛

　　　　　　　　　　　c2・Af

ただし、△fはナイキスト帯域幅で1／Tに相当する。

（2．　10）
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この値は実測値と比べると厳しい条件であるが、トランスバーサルフィルタのタ

ップ数による補償効果の差を明確にするためにこの値に設定した。

2．4．2　フーリエ級数展関係数値の算出

　振幅比ρ、遅延時間差τおよびフェージング落ち込み点（fn。t。h）をパラメータ

としたY（f）のフーリエ級数展開係数値βnは次式により求めた。

Bn　＝＝　kf一，“ff），22　y（f）・exp（jnT2nf）df　（2．ii）

ρをパラメータとして、τ＝10nsのフェージングを与え、　fn。，。、が帯域内中心に

ある時（f。。，。h＝f。）のβ、を求めた結果を図2．4に示す。ρが小さい場合には

β。、すなわちセンタタップが支配的でありXPDの周波数特性はほとんど問題ない。

一方、ρが大きくなるに従い帯域振幅特性の変化が大きくなるため高次分の比率

が高くなる。

2．4．3　残留特性

　例えば3タップ構成の場合、式（2．1），（2．4）からKv（f）は次式によって示され

る。

　Kv（f）＝＝／B－i・exp（jT2nf）＋，Bo＋）Bi・exp（一jT2nf）　（2．12）

このとき式（2。12）で表されるKv（f）の平均電力Y、2は

雇一
撃?∫ｌｌｌ：IK・（f）1・df

　　　＝1β＿112＋1β。12＋1β、12　　　　　　　　　（2．13）

で与えられる。同様に無限タップまで拡張すると次式を得る。

　　　　　　
　Y。。2・＝Σ1βn12　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．14）
　　　n＝一〇〇

よってXPD周波数逆特性Y（f）の平均電力と（2N＋1）タップ補償後の残留分の平均電力

との比を残留比率として次式で与える。
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　　　　　　　　Σ　1βn12
　　　　　　　nニーoO

　図2．5にf。。，。、の位置を（a）帯域内中心（f。。t。、＝f。）、（b）帯域端（f。。t。h

＝f。＋1／2T）、（c＞帯域外（f。。t。h＝f。＋1／T）の3点を選び、ρ＝一　O．9，0．95に

ついて補償：タップ数に対するεの計算結果を示す。（c）の場合はβ。成分、すなわ

ちセンタタップを通過する信号成分が支配的で1タップ補償によりεの値が10％

となり補償し易いフェージング条件と言える。またf。。，。hの位置が帯域外のため

ρが0．9から0．95に変わっても帯域内変動は少ないので、εの値は大きくならない。

（a＞の場合は±1次分、すなわち帯域内1周期成分が支配的で3タップ補償：により

εの値をかなり小さくすることができる。（b）の場合は帯域内最大振幅偏差が大き

い場合で、（a＞、（c＞に比べると高次分の残る比率が高く厳しいフェージング条件

と言える。また（a＞、ぐb）の場合はfn。t。。が帯域内にあるためρの変動に対するε

の変化は大きい。
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2．4．4　D／U改善効果

　本補償器による改善効果はD／U（desired－to－undesired　ratio）を評価尺度と

する。実際のシステムではXPICの前段にトランスバーサル等化器を設置するため、

波形等化が完全に行われるものとして図2．6に示すようなモデルを考え、同じXPD

周波数特性を保ちながらM（f＞はフラットに、X（f）は上に凸の波形となる。　M（f＞は

補償前後で一定と考えているから、補償前の交差偏波干渉X（f）と補償後の残留交

差偏波干渉E（f）の電力比を求めることでD／Uの改善量を算出する。

　図2．7のキャンセラーモデルにおいてE（f＞は次式で与えられる。

　E（f）　＝X（f）　一一　M（f）　・Kv（f）　（2．　16）

1 3 5　　7　　9
　Tapnumbers　i

図2．5　XPICによる補償後の残留特性
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Main　signal

M（f） M（f）

よってD／U改善量は・式（2・10）・（2・16）より衣式で示される。

会i濃iiiドii／綜li　i；i；

　　　　　　　　　　o
Cross　pol　interference

　×（f）

fAf　l　X（f）　1　2　d　f

ム喘・

×　（f）

2

　df

fAf　1　E（f）　1　2　df

　
f
ム
X〈f）一一M（f）・Y（f）

M　（f）

　

ldf

図2．6　周波数特性モデル

　　　　　　　　　　　　Residual　cross　pol

Cross　po口nterference　　　interference

　　×（f）　E（f）

fAf　1　Y（f）　1　2　df

fAf　1　R（f＞　1　2　df
（2．　17）

kv　（f）

cross　pot　signai　1

　　M（f）

Transversal　Filter

図2．7　周波数表示によるXPICの補償モデル

この値は1／εに等しく、残留比率と同様にY（f）のフーリエ級数展開係数値βnか

らD／U改善量が求まることがわかる。

　ρ＝0．9，τ＝10nsの条件下でf。。，。hに対する改善量を補償：タップ数をパラメ

ータとして図2．8に示す。ρ＝0．9の場合、f。。t。hが帯域内に存在するとき振幅偏

差は大きくなり1タップ補償では大きな改善効果は見込めない。3および5タッ

プ補償ではfn。，。hが帯域内中心付近のとき大きな改善量を示し、帯域端付近のと

き改善量は最小となる。これは残留特性のところで述べた理由による。次に改善

量が最小となる条件f。。t。h＝f。一〇．9／2T（＝fw＞のもとで、ρ，τの変動による

改善量の変化を5タップ補償について調べ、その結果を図2．9に示す。ρおよびτ

が大きくなるに従い改善効果が減少するのは、fn。t。、付近の部分が鋭角になるた

め要求される上に凸の鋭角な特性をトランスバーサルフィルタで発生することが

難しくなるからである。

2．4．5　実験結果との比較

　2波干渉フェージングのρとτを任意に変化できるフェージングシミュレータ

を用いて式（2．6）、（2．7＞によって与えられる伝搬モデルで、符号速度12．5MB、ロ

ールオフ率50％の16QAMに対する本補償器の改善特性を調べた。

　改善特性の評価は、回線設計における雑音配分において固定劣化量を除いた全
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図2．8　周波数ノッチ位置に対するXPICの補償特性

雑音配分で1／4を交差偏波干渉に割り当てた暢合に・雑音と交差偏波干渉によって

誤り率が10’4になる主偏波信号と交差偏干渉との入力D／Uを測定して行った。測

定系を図2．10に示す。

　ρ＝0．9，τ＝10nsの条件で、　f。。，。h　＝＝　f。および改善効果が最小になるf。。t。h

における改善量を1，3，5タップ補償について先の計算値と比較して表2．1に示す。

測定誤差が若干存在しているが、計算値と実験値はほぼ一致しており、本補償器

の改善効果を算出する上で、本手法が妥当であることが確認された。

　本補償器のタップ利得制御アルゴリズムではZero－Forcing（ZF）法（10）を採用

しており、着目するタップ内干渉量を強制的に零にするためひずみが大きくなる

と干渉電力を最小にする制御とは異なる。しかし、主偏波信号（または交差偏波

信号〉に対して交差偏波干渉は20dB以上低いため同一タップ数においては式（2．4）

の条件で十分評価可能である。

2。5　設計例

50
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。
で
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O
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乙
　
　
　
　
　
　
」
1

」
。
も
。
｝
芒
Φ
∈
ω
〉
。
」
α
葦

5　tap　XPiC

／P　＝O．684

／P　＝O．9

P＝0　95

o
Delay　time　difference　i　（ns）

図2．92波モデルの遅麟1蹉むこ対するXPICの撒糀

　ここでは先の改善効果算出法を用いて本補償器のトランスバーサルフィルタの

タップ数を決める手順を示す。すなわち瞬断率規格と同程度の確率で発生する帯

域内最大振幅偏差から振幅比ρ、を、また遅延時間差τを求めて所望改善量を満

足するタップ数を決定するものである。

　区間距離がD（km）の場合、瞬断率規格は次式で与えられる。

　　　　　　　D
　P－O．OIX　一　（O％）　（2．18）
　　　　　　2500

図2．11に示すように最大振幅偏差Zmの分布関数F（Zm）から、式（18）のPに相当する

確率値よりρ、を求める（11）。また伝搬路プロフィールより、直接波と反射波の

通路差からτは求めることができる。改善効果が最小となるf。。t，h＝・　fwの条件

でτ，ρ、における補償タップ数と改善量の関係を図2．12に示す。ここでは例と

してτ＝10ns，ρd＝0．95の値を用いている。実際の設計において入力D／Uの改善

量を5～8dBとすると、トランスバーサルフィルタに必要なタップ数は5タップと

なる。
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Cross　pol

Signa1

　　　図2．10

x　pic

DEM

DEM

IF帯XPICを川いた実験系

表2．1　理論値と実験値の比較

D／U改善量　（dB）

　条件

竢档
^　ップ

fnotch＝fo
改善量が最小に
ﾈる　fnoIch

推定値 実験値 推定値 実験値

1 2．4 3．3 2．4 3．3

3 11．5 10．8 6．7 8．3

5 14．7 15．8 9．5 10．0

fnotch　フェージング落ち込み点
f。　　中心周波数
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2．6　トランスバーサルフィルタ用SAW遅延線

　交差偏波干渉補償器（XPIC）および等化器に用いられるトランスバーサルフィル

タは遅延線、重み付け回路等によって構成されている。

　トランスバーサルフィルタをIF帯（例えば140MHZ）で構成すると、遅延線は集

中定数形全域通過回路すなわち、コイルやコンデンサによって設計されている。

この回路は同軸ケーブルを使った遅延線に比べて小型で周波数特性も優れている。

しかし符号速度が12．5MBになる方式では、80nsという長時間遅延線が必要となる

が、LC集中定数形回路ではCの値が小さくなり精度が得られなくなる。フィルタ

ー部分をはじめ装置全体を小型にするためには、遅延線もより小型なものが望ま

しい。

　そこで長時間遅延線が可能であるSAW（Surface　Acoustic　Wave）フィルタに

着目し、140MHz帯で動作する遅延線の実現を図った。

2．6．1　SAWの構成
　SAWが通信・情報処理分野の応用デバイスとして利用されるようになったのは、

一つには技術の高度化’に伴う新素子あるいは小型化の要請が生じてきたからであ

る。また材料、微細加工技術の進歩によりデバイスの研究が急速に進展したこと

による。

　表面弾性波の応用面からみ£特徴としては、次のようなものが上げられる（1　2）

一　Cl　4）

　　　o
（1）伝搬速度が電磁波に比べ約10一轟倍と遅いことから、電磁波回路と類似機能

　　をもつ回路を極微小に寸法のもとに実現できる。又、長時間遅延線の実現が

　　可能である。

（2）振幅特性と位相特性とをほとんど任意に設計できる。

（3）素子製作にIC技術を適用できる。

　図2．13にSAWの基本構造を示す。圧電基板上に、表面波の発生および検出用の一

対の電極が距離L（電極の中心間距離）で設けられており、この電極はIDT（lnt

erdigitai　transducer）あるいは”すだれ状電極”（14）と呼ばれている。　IDTは

電気と表面電波との変換効率が比較的高く、かつ周波数合成に向いている。図2．

14に示すように、電極指は所望周波数f。で同期する波長λ。で区切られており、

f。において表面弾性波が最も強く励起される。

　この場合、帯域幅△fと電極指の対数Nの関係は次式で与えられる。

　Af／fo　＝2／N　（2．19）

即ち、帯域幅を大きくとるためには上式から明らかなように電極指の本数は少な

い方が良い。しかし損失量が大きくなることや、所望の周波数応答を得ることが

できないなどの問題がある。よってSAWを設計する場合には、低損失化と広帯域化

の両方を考慮した最適値を求める必要がある。

2．6．2　分岐接続によるSAW遅延線

　図2．15に示す継続接続では以下の問題点がある。符号速度が12．5MBの場合、所

要遅延量は80ns（＝Ts）となり、表面弾性波素子の基板材料にLiNbO、（Lithium

　Niobate）を128．Yカットで使用すると伝搬速度V、は4000rn／sであるから所要遅

延量を得るためには、電極中心間距Ut　L（＝V。T。〉は0．32mmとなる。一方、電極指

は波長λ。（ニV，／f。）≒0．03mmで設ける必要があり、例えばf。＝140MHz帯域幅12，

5MH、とすると式（2．19）より電極指数Nは11本となり、発生電極、検出電極の口幅

は0．33mmとなる。従って電極の中心間距離Lを0．32mmとすることはできず、80ns

なる遅延量を得ることはできない。

　そこで図2．16の構成を提案する。すなわち入力信号は表面弾性波素子を用いた

複数の伝搬路の一端に分岐供給される。これら伝搬路の伝搬時間は順次遅延時間

差Tずつ大とされ、かっ最も短い伝搬路の伝搬時間t。　（絶対遅延時間）はTより

大きく設定する。すなわち発生・検出用電極間の距離を順次大きくすればよい。

この構成によれば従来の遅延線によるトランスバーサルフィルタと同様の作用が

得られることは容易に理解できる。しかもしに余裕があるため、表面弾性波素子

の挿入損失を低減できる設討が可能となり、かっ高い周波数に対して使用でき広

帯域化も可能となる。ここで設定した絶対遅延時間t。は無制限に大きくすること

はできない。なぜならばt。の増大は回線切替時間の増加をまねき、切替動作に要

する時間が長くなり好ましくない。通常、切替区間の距離区間は300kmであるので

伝搬時間は約1msである。従ってt。がlmsより十分小さければ問題はない。よって
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図2．13　SAWブイルタの基本構成
図2．15　SAWフィルタの縦続接続
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図2．14　すだれ状篭極による表面波の発生
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図2．16　SAWフィルタの分岐接続法
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t。は1μs以下に設定した。

2．6．3　アイソレーション特性（15）

　小型な5タップSAW遅延線を一つのパッケージで実現したが、高周波領域でSAW

が正常に動作するためには5タップがそれぞれ電気的に分離されている必要があ

る。なぜなら回路相互間の多重反射、不要波の流入等による特性の劣化が生じる

からである。設計においては電磁波の影響を避けるために、発生・検出用電極間

及び隣接するタップ間にグランド板を設けてある。

　タップNo　5（Ts＝t。＋4T）から信号を入力した場合の出力5’と他の出力r～4’の

アイソレーション特性を図2．17に示す。ただし出力値はアンプを通した後の値で

ある。いずれの出力端子（1’～4’）に対しても40dB程度のアイソレーションが得

られており、他端子への影響はないことが確かめられた。

2．6．4　誤り率特性（15＞’（16）

　MODEM間にSAW遅延線を挿入した場合の誤り率特性を示す。測定系を図2．18に示

す。信号はロールオフ率50％の16QAM信号で、キャリア周波数は110MH、とした。

SAW遅延線とDEMの間には、挿入損失を補償するためGain＝22dBのアンプを用いて

いる。

　図2．19にSAW遅延線を挿入しない場合（MODEM間特性）と、　SAW遅延線を挿入した

場合の誤り率特性を示す。SAW遅延線を測定系に挿入した場合には、　SAW遅延線を

挿入しない場合に比べC／N劣化量を誤り率Pe＝10”6点で0．5dB、　P，＝10－4点で0．

3dBに抑えることができた。

　SAW遅延線を挿入することによって生じる固定劣化の原因としては、帯域内での

振幅特性が完全にフラットでないこと（f＝116MH、でレベルダウン）や、振幅・

遅延特性においてリップルが発生していることが考えられる。今後より平坦な周

波数特性をもつSAWが開発されることが望まれる。

　図2．19で示した誤り率特性は、最適（最も誤り率が良い）な入力レベルを選ん

で測定を行った場合である。表2．2に入力レベルを変えた時の誤り率特性をC／N＝

21，24dBについて示す。
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16Q　A　M

MOD
fo　＝110MHz

SAW 16QAM
DEM

Noise
generator
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　表2．2から明らかなように、SAW遅延線への木力レベルを可変する減衰器ATTの値

により誤り率は変動し・約13dBで誤り率が最も良くなる。よって実際にSAW遅延線

をトランスバーサルフィルタに組み込む場合、入力レベルを最適に設定する必要

がある。
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図2．18　測定系
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　伝搬路XPDの周波数逆特性のフーリエ級数解析からトランスバーサル形XPICの改

善効果について理論的検討を行った。

　まず本補償器の周波数特性変換回路として用いるトランスバーサルフィルタの

タップ利得の設定値は伝搬路XPD周波数逆特性のフーリエ級数展開係数値に相当す

ることを明らかにした。

　次に周波数ひずみとして2波干渉を用いたXPD周波数逆特性に対して展開係数値

を求め、補償後の残留交差偏波干渉量から入力D／Uの改善量を算出する方法を示し

た。これを16QAM信号を用いた室内シミューレーション実験により検証を行い、本

手法の妥当性を確認した。

　また主偏波信号（または交差偏波信号）に2波干渉フェージングが生じた場合、

落ち込み点f。。t。hの位置が帯域端付近の時、またρ（〈1）、τの値が大きい程

改善効果は少なく多くのタップ数を必要とすることを示した。

　更に設計例としてXPDの分布を考慮し、所望改善量を満足する本補償器のタップ

数の決定について検討を行なった。最後に、IF帯でXPICを構成する場合、トラン

スバーサルフィルタの遅延線としてSAWを用いることを提案した。　SAWの特徴を十

分に活かした遅延回路の構成法を明らかにし、誤り率特性、アイソレーション特

性を示した。その結果従来LC回路で実現不可能であった12．5MB用長時間遅延線が

小型化かっ高精度で実現可能となることを示した。

18

図2．19　SAWフィルタ挿人時の誤り率特性
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表2．2　入力レベルに対する誤り率特性

ATT（dB） C／N＝21dB C／N＝24dB

0 1．8‘
~10－4 2．5×10．6

7 7，8×10－5 8．5×10櫛7

13 6．5×10－5 6．8×10－7

16． 9．8×10輔5 1．3×10－6
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　データ伝送および電話の需要の急速な伸びは、ディジタル無線システムに対し

てもその周波数利用効率の向上が要求されている。周波数利用効率を向上するた

めには64一または256－QAMといった超多値変調と直交偏波共用技術が非常に有効で

ある。特に直交偏波共用技術はコチャンネル配置（V／H偏波の送信周波数が同一〉

の時2倍の伝送容量を得ることができる（1）一（5）。

　しかし主信号と交差偏波干渉（XPI）のレベル比で表わされる交差偏波識別度

（XPD）はマルチパスフェージング、アンテナの不完全性などの伝送路の不具合に

よって大きく劣化する。高C／Nが要求される多値QAMディジタル信号に対しては、

フェージング時に主信号の受信レベルが低下した時、XPDは伝送規格を満足できな

くなる。さらにマイクロ波帯ではこのXPDは周波数特性を持つ可能性が高い。これ

らのXPD現象に対処するためにトランスバーサルフィルタを用いた交差偏波干渉補

償器（XPIC）が開発されたことは第2章に述べた。　V／H両偏波の主信号とXPIが異

なる周波数特性を有する時、このトランスバー・サル形XPICは特にその効果を発揮

する。繰り返し述べるが、このXPIC内のトランスバーサルフィルタは異偏波の受

信信号（参照信号）とXPIを含む主信号とを結合し、このXPIを除去するものであ

る。

　さてディジタル無線方式では、受信局においてXPICと同時に自信号の波形歪を

等化する（自動）等化器が一般的に併用される。しかしながら等化器を併用した

場合のXPD周波数特性に対するXPICの特性を十分に検討された例はない。本章では

中間周波数段で動作する周波数領域等化器（f－EQL）を取り上げマルチパスフェー

ジング時のXPICの特性を示す。さらに、　V偏波とH偏波信号との周波数相関に対す

るXPICの改善効果を定量的に示す。第2節では参照信号の取り出し方による2種

類の受信機構成に対するXPICの基本動作を説明する。
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　第3節では伝搬モデルと第2章で提案した周波数領域解析法を応用したXPICの

特性解析を行なう。第4節ではV／H間の周波数相関に着目したフェージングパター

ンに対するXPICの特性の計算結果を示す。またXPICによるD／U改善効果をトランス

バ＿サルフィルタのタップ数をパラメータとして示す。

MODv TXv

MODH ’rXH

　v
H

3．2　波形等化器併用時のXPICの動作原理 Transmitter　configuration

　図3．1に、等化器とXPICを併用した受信機のブロック図を示す。同一周波数で直

交偏波を使用する場合、伝送路の不完全性および変動により互いに交差偏波干渉

が生じる。この干渉雑音は、ガウス雑音とほぼ等価であるため、復調前には高い

XPDが要求される。広帯域信号の波形歪に対してトランスバーサルフィルタは効果

があるのと同様に、参照信号とXPIは異なる周波数特性を有するフェージング事象

が考えられることから、XPICにもトランスバーサルフィルタが適用される（6）一　（8）。

　図3．1から明らかなように、V偏波中のH偏波からのXPIを除去するXPIC。にはH

偏波受信信号が参照信号として用いられる。同様に、XPIC。の参照信号にはV偏波

受信信号が用いられる。

　参照信号の取り出し方によって図3．1に示すように2種類の受信機構成が考えら

れる。タイプA（Type－A）は、　XPICの参照信号をRX出力から分岐して得る方法で

あり、異偏波信号のフェージング特性がそのままXPICに影響する（9）一（10）。一方

タイプB（Type－B）は、等化器f－EQLから分岐して参照信号を得る方法である。こ

の場合、参照信号はf－EQLにより等化されているため異偏波信号のフェージング特

性の影響は少ない。ただし、減算部での参照信号とXPIのタイミング合わせの為、

遅延調整Dが必要である。

　図3．2はf－EQLとXPICによる主信号およびXPIの周波数特性の変換過程を示す。例

えばV偏波の主信号が波形歪を被けXPIがフラット特性の時・f－EQLは主信号の波

形歪を等化する過程でフラット性XPIを上に凸（△）の周波数特性に変換する。　X

PIC。はH偏波の受信信号からこの変換された上に凸のXPI特性の疑似信号を生成す

ることになる。

　XPICは遅延線、可変利得器（重み付け回路）および制御回路からなるトランス

バーーサルフィルタによって構成される。トランスバーサルフィルタの各タップ重

一ZL

RXv

v
　H

RX　H

f－EQLv

XPICv

DEMv

XPICH

f－EQLH

Receiver　configuration　［Type－A］

RXv f－EQLv D

XPICv

XPICH

RX　H f－EQLH

DEMv

D

Receiver　configuration　［Type－B］

図3．1　受信機の構成
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図3．2　等化蕃とXPIC併用時の周波数特性モデル

一52一

・懸1幽　　認鑛・滅…　灘蹄　轟罎胤’t／！’Pt：．訴　芝’”跡’亀・’ 雛灘．　．。／”．灘．＿＿灘．、山畠一二懸灘

み付け値は一般的に最急傾斜法によって自動制御される（・・）一（14）。しかしながら

本章では第2章と同じように伝送路のXPD周波数特性からプリセットでタップ重み

付け値が決定されると仮定し、XPICの特性を解析する。

　最急傾斜法による制御回路構成およびその特性は第4章で詳しく述べることと

する。複数のアンテナを用いるスペースダイバーシチ（SD＞受信との組み合わせ効

果については本論文では詳細に議論しない。その理由は、XPDを改善する方向にあ

るもののその絶対値が方式設計に反映されるほど大きくないからである。実用化

されている同相合成SDでは主信号に着目してその位相と振幅を合成波が最大にな

るように制御され、最大合成比は振幅値で6dBである。同相合成SDにより複数ア

ンテナ間の交差偏波干渉波が完全に逆相になる確率は零に等しく、つまり主信号

とは無相関な信号と認識されるため、XPDが改善されたとしても数dBである。よっ

て本論文では直交偏波信号はそれぞれ単一アンテナ受信と仮定して解析を進める。

またクロック再生およびキャリア再生回路については本論文では議論しない。

3．3　理論解析（1　5）

　V偏波およびH偏波のベースバンド送信信号T。（f），T。（f）の伝達関数は次式で

与えられる。

Tv（f）　＝　TH（f）　＝＝
一一一一@｛1－sin　一（2zf一一）

l

o

　　　1　　　　1
（1－a）一くf〈　’（1＋a）

　　　2T　T
　　　l
O〈f〈　一　（1－a）

　　　2T

　　　　1
（1＋a）　一一　〈f

　　　　T　（3．1）

ここで1／Tはクロック周波数、αはコサインn　一一ルオフ率を表わす。一般的な無線

方式ではαは約0．5に設定される。

　図3．3に示すような2波モデルフェージングに対して、V偏波とH偏波の周波数

特性M。（f），M。（f＞はそれぞれ次式で表わされる。
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Mv（f＞　＝＝　Av（1－p　v’exp〈一j2z　（f－fv：notch）T　v）　（3・　2）

　MH（f）＝AH（1’P　H・exp〈’j2n　（f一’fH：noteb）　17　H）　（3・　3＞

ここでA。，A、はそれぞれV偏波，　H偏波の減衰値

　　ρ。，ρ、は　　　　　〃　　〃　の直接波と反射波の相対振幅比

　　f。＿，、h，　f。、n。，。hは〃　　〃　の落ち込み周波数

　　τ。，τ．は　　　　　〃　　〃　の直接波と反射波の遅延時間差

を表わす。

同様にH偏波からV偏波への交差偏波干渉XPIの伝達関数　X．（f）は次式で表わさ

れる。

　Xv　（f）＝Ax（1－p　x・exp（一j2n　（f－fx：netch）Z　x）　（3・　4）

ここでA、は減衰値、ρ、，f、＿t。、，τ、はそれぞれXPIの相対振幅比、落ち込

み周波数、遅延時間差を示す。本章では相互に発生するXPIの中でX。（f）のみ取り

扱い、V偏波からH偏波へのXPIは無視できると仮定している。何故ならXPIC。通

過後の補償信号（Canc－?ｌｌｉｎｇ　signa1）中のV偏波成分は極めて小さいからであ

る。

　f－EQLが理想的に動作し、主信号の波形歪を完全に等化すると仮定すると・V偏

波、H偏波のf－EQLのそれぞれの伝達関数E。（f），　E。（f＞は伝搬路の伝達関数の逆

数で表わされる。

　Ev（f）　＝＝　Mv”　（f）　（3・　5）’

　E．　（f）　＝M．一i　（f）　（3．　6）

V偏波，H偏波それぞれの受信フィルタR・（f），　R・（f＞は式（3・1）で与えた送信フィ

ルタT。（f），T。（f＞に等しいと仮定すると、受信機構成タイプAに対するXPIC・

の所望周波数特性は次式で与えられる。　（図3．4参照）

　　　　　　TH（f）Xv（f）Tv（f）Mv一’（f）
　Y．　（f）一　

　　　　　　　　T．2（f）M．〈f）

Av

　P　v，　Tv

T，　V，

　　　　　　　　　　　　　　　　P　H，　TH

　　　　Av，　AH，Ax　：attenuation　parameter　of　V－pol，　H－pol　and　XPI（　H一．一V）

　　　　PV’　PH’Px　：ariCisilLl／Vpei（ti－ii｝1］IPi；U’gUde　ofthe　refiected　ra￥　ofv－poi，　H－poi

　　　　Tv，　TH　，Tx　：delay　between　the　direct　and　the　reflected　ray　of　V－pol，

　　　　　　　　　　　H－po1εmd　XPI（1十レV）．

図3．3　フェージングモデル
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受信機構成タイプーBに対しては、参照信号がf－EQLを通過するため式（3・6＞より・

XPIC．の所望周波数特性は次式となる。

　　　　　TH（f）Xv（f）Tv（f）Mv一’（f）

　　　　　　　T．2（f）M．（f）M．一i

一般的にV偏波とH偏波の送受信フィルタは等しいので、この時YA（f），　Y・（f）は

それぞれ次式で表わされる。

YA（f＞＝Xv（f）Mv－1（f）MH『1（f）

　　　　　　　　　　Ax（1－p　x’exP（一j2n　（f－fx；netch）　T　x）

　AvAH（1－p　v’exp（一j2z　（f一’fv：notch）　17　v）（1－P　H・eXP（一一j2　7Z　（f一一fH：notch）　T　H）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．　9）

YB（f）＝Xv（f）Mv”i（f）

　　　　　Ax（1’p　x’exp（’j2n　（f－fx：notch）　T　x）

　　　　　Av（1一一　p　v・eXp（’j2z　（f－fv：notch）　T　v）

Transmitter
filter

M　fb

Xv（D

XH（D

Propagation

f－EQLv

＼
Rv（f） E耀f）

V－pol
Output

Reccive・　工灘：△

filter　／

（2N＋1）タップを有するXPIC．の周波数特性は（第2章の式（2．1）と同様であるが再

掲する）次式で与えぢれる。

　　　　N
　Kv（f）＝Σαn・exp（一jnT2πf）　　　　　　　　　　　　　　（3．11）

　　　　n＝一N

α、は図3．5に示すようにタップ重み付け値（タップ係数）を表わし、全く干渉波

が存在しない時、全てのαnは零である。フィルタ出力K．（f）は主信号（V偏波）

に結合され、減算することにより干渉波は除去される。

　一方XPIC，の所望周波数特性YA（f）またはY，（f）　（まとめてY（f）とする）をフ

ーリエ級数展開すると、第2章の式（2．3）と同様に係数βnを用いると次式で表わ

される。

　　　　　
　Y（f）＝ニΣβバexp（一jnT2πf）　　　　　　　　　　　　　　　（3．12）

　　　n＝一。◎

ここで第2章の式（2，4）の条件でタップ重み付け値が設定されると、XPIC・による

補償後の残留分周波数特性は第2章の式（2．5）によって与えられる。またタップ重

み付け値βnは第2章の式（2．11）を用いて求めることができる・

Kv（b XPICv

　ρ@●@∂揩
X
9
●

i
T
y
p
e
－
B
：

RH（f） E尽f）

H－pol

f－EQLH

図3．4　周波数領域の伝達関数

from　f－EQLv　Output
Venical　polarization
Output

Output

OCn　＝　（Xnr　＋jCX　ni

（n＝一1，0，1）

　z
O　rn／2

ct　1 CCli

Otor
T cx・oi

CC－1r
T
ct－1i

Reference　input

from　received　horizontal

polarization　signal

図3．5　トランスバーサルフィルタのモデル
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　XPICによる改善効果の度合を示す評価用基準値としてWを設定する。このピーク

干渉WはXPIC内のトランスバ・一一サルフィルタのタップ重み付け値の総和で表わされ

る。すなわち

　　　　W＝Σ1βnl　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．13）
　　n＝一〇〇

これは波形歪用トランスバーサル等化器のタップ重み付け値の総和が主信号の符

号間干渉を与えるという理由を応用した考え方である。ただしこのピーク干渉W

は主信号（ここではV偏波）のXPIによる符号間干渉を与えるものではない。何故

なら参照信号H偏波の周波数特性を考慮しているからである。第2章式（2．4）の定

義によってタップ重み付け値が設定される時、残留のピーク干渉W．は次式で与え

る。

　　　一（N＋1＞　　　　　。。
　W，＝・　Σ　 1βnl＋　Σ　 1βnl　　　　　　　　　　　（3．14）
　　　n＝一〇〇　　　　　　　　　　　n＝N十1

　次にXPICによる主信号対干渉波XPIの電力比（D／U）の改善効果D／Uiを求める。

受信機構成タイプAを例にとるとD／Uiは次式で与えられる。　（付録A－2参照）

　　　　　　　ムf1’　X。（f）／M．（f）12df
　D／Ui＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．15）

　　　　　　ムflX。（f）E。（f）一M。（f）K。（f）12df

　例えばフェージングモデルの解析パターン＃2に対してはD／Uiはタップ重み付け

値β、を用いて表わすことができる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　　　　　　　　　Σ1βn12
　　　　ムfiY・（f）i2df　　・・一。・
　D／Ui＝
　　　　ムf［R（f＞12df　一（N・1）　　。・
　　　　　　　　　　　　　　Σ1βn12十　Σ1βn12
　　　　　　　　　　　　　nニー◎o　　　　　　n＝N＋1

3．4　計算機解析

（3．　16）

3．4．1　賦払偏波間の周波数相関

　表3．1に直交偏波（V偏波およびH偏波）と交差偏波干渉XPIの周波数特性とそ

の分類を示す。参照信号を考慮すると組合せは12種類となり、モデルナンバー1

～12として示す。またXPICに要求する周波数特性に従って解析パターンを分類す

る。すなわちXPICの参照信号とf－EQL通過後の主信号中のXPIの周波数特性が同じ

になる場合を除いて＃1～＃3の3通りに分類する。表の中でフェージングが発生し

ていないフラットな周波数特性を水平線（一）により示している。また記号▽

（下に凸）はフェージングにより落ち込み周波数を伴なった周波数選択性フェー

ジングを意味する。さらに記号△（上に凸）は下に凸の周波数特性を持つ主信号

がf－EQLによって等化された場合、同時にフラットな特性を持つXPIがf－EQLにより

変換された後の周波数特性を示す。

　周波数相関についての定義は、V偏波の周波数特性とH偏波のそれが等しい場

合を高相関（high　correlation）、等しくない時すなわち一方の偏波にフェージ

ングが発生し他方の偏波が定常時の場合を低相関（10w　correlation）とする。

　受信機タイプAによるモデルナンバー4の場合、V偏波とH偏波は同じ落ち込

み周波数を有するフェージング環境下にあり、H偏波からV偏波へのXPIはフラッ

ト性である。これを高相関でかっ解析パターン＃1とする。2種類のモデルが解析

パターン＃2に分類される。一つは受信機タイプAによるモデルナンバー2であり、

V／H直交偏波はフラット性でかっXPIが下に凸の周波数特性を有する場合である。

他方は受信機タイプBによるモデルナンバー9であり、V偏波がフラット性でかっ

H偏波とXPIが下に凸の周波数特性を有する場合である。この2種類のモデルに共

通することは、フラット性の参照信号により下に凸の周波数特性を有するXPIを除

去することがXPICに要求されることである。

　次に4種類のモデルが解析パターン＃3に分類される。モデルナンバー3と11で

は、フラット性の参照信号により上に凸のXPIを除去することが要求される。一方

モデルナンバー6と8では下に凸の参照信号により、フラット性のXPIを除去する

ことが要求される。いずれの場合も、XPICの所望周波数特性は同じであるため、

同じ解析パターンに分類している。モデルナンバー1，5，7，10および12に対

しては、XPICの参照信号とf－EQL通過後のXPIは同じ周波数特性になるため、基本

的に直流分の補償（1タップのXPIC）だけで十分となるため本論文では検討の対

象としていない。
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表3．1　直交偏波信号および交差偏波干渉の岡波数特性の分類

High　corτelation　bctween　V「pol

≠獅п@H－po1．

Low　correlation　bctween　V－pol

≠獅п@HやoL

　V－po1－　o　口　鴨　一　〇　層　一　卿　禰　一　一　一　購　●　一一　騨　嘲　一　●　－　一　●　．　”　・

@H－pol
黶@一　一　一　，　●　騨　唱　，　o　噂　・　幅　層　印　鴨　q　●　o　●　質　一　一　．　●　・　・

wPI（1｛→一V）

こ∴＿．γ燃一i　Y…一丁一一｛一一一……一…1一…・…一一iYi－iY　　　　　i
　　一　　iY　　（n・n－dlspcrsi・c）i…昌……………一畠………”†…．…●…．…O

@　Y　i一一………1’一齢●……†…T……一iYi－iY　　　　　　…

Rcfcrcllcc　sigl】al

盾P1　XPICv

XPI（H＋V）aftcr

CQLv

　　i（△l　　　　　i　i　i・

黷奄xi人i人i－i一

Modcl　nulnbcr

iiii…1　　i　2　　i　3　　i　4　　1　5　　i　6．　　　　：

i　i　i　i　i7　　i　8　　i　g　　i　10　i　ll　i　12

Pattcm　for　aIlalysis

i＃2i痴…；＃3i　i　l　i　l

Rcceiver　Type

1　　：　　i　　l　　　　　…B　iAiB　iAiB　iAl　　　：　　　　l　　　l　　　l 　i　　i　　i　　i　　iB　iAi　BiAiB　i　A　l　　l　　l　　i　　l

3．4．2　XPICの改善特性
　図3・6に3種の解析パターン＃1～＃3に対するXPICの所望周波数特性Y（f）のフ＿リ

エ級数展開係数値から求まるタップ重み付け値の分布を示す。図から明らかなよ

うに3種パターンの中で＃1の重み付け値が最も大きな値で分布することがわかる。

これはXPICにとって厳しいフェージング条件と言える。ここで定常時の受信XPDは

30dBに仮定するため、　XPIの主信号への結合係数はA、＝10－30／20である。

　図3・7に2波干渉モデルの振幅比ρに対するXPIC。のピーク干渉Wの値を解析パ

ターン＃1～＃3について示す。振幅比ρが小さい領域では3種の解析パターンに対

するピーク干渉Wの差はわずかであるが、ρが大きくなるに従い＃1と＃3のピ＿ク

干渉Wは増加する。一方＃2に対してはWは増加せずわずかつつ減少する。この物

理的意味は参照信号と主信号が一定でありかつ主信号中のXPIの直流分が少しづっ

減少することによる。またXPICの所望周波数特性を与えるY（f）の定義式からも明

らかなように、例えば＃1と＃3に対してはY（f）はρが大きくなるに従い増加するが、

＃2に対しては逆に減少する。

　図3．8には、XPIC．内のタップ数に対する残留ピーク値Wrの特性を示す。この

時の2波干渉モデルは振幅比ρ＝0．9、落ち込み周波数f。。t，、＝f。　（f。：送信

信号のキャリア周波数）および規格化遅延時間差τ／T＝0．1とする。解析パター

ン＃1の残留ピーク干渉W．は＃3および＃2と比べてそれぞれ10倍、100倍大きいこと

がわかる。また、＃3を例にとると7タップのXPIC．ではピーク干渉Wを70％除去

することができ、結果としてピーク干渉を0．05に減少することができる。

　解析パターン＃1，＃2および＃3について落ち込み周波数に対するXPIC．の特性を

タップ数をパラメー一夕としてそれぞれ図3．9，3．10，3．11に示す。＃1および＃3に対

しては、帯域内1次傾斜が支配的になるfn。，，b＝f。±O．5の点でピーク干渉は最

大になる。この事実はT（クロック周期）毎にタップを配置するトランスバーサ

ルフィルタではナイキスト帯域内（すなわち±1／2T）で一次傾斜の周波数特性を

発生することが難しいことを示している。さらに帯域内に落ち込み周波数がある

場合は、タップ数の増加による効果は認められるが、落ち込み周波数が帯域外の

時ピーク干渉そのものは減少するが、タップ数の増加による効果は少ない。これ

も先の理由によるものである。特にディジタルマイクロ波通信の場合τ／Tは1よ

り十分小さい（この場合0．1）ので、落ち込み周波数の周期（間隔）が信号帯域に

一一U0一一
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比べ非常に大きくなり、落ち込み周波数が帯域外の時は一次傾斜が主となり、タ

ップ数の増加による大きな改善効果は見込めない。

　解析パターン＃2に対しては、落ち込み周波数によらず一定の改善特性を示す。

またこの傾向はタップ数を増加させても変わらない。ただし本計算では結合係数

A、は一30dBに設定しているため、　XPIのレベルは2波干渉フェージングによりさら

に減少する。よって高XPDのためピーク干渉は非常に小さく周波数特性の影響は少

ないと考えられる。

　＃3の場合は＃1とほぼ同じ傾向を示す。このように参照信号または二信号がフェ

ージング環境下にある場合落ち込み周波数に対しXPICの改善特性が変化し、　f。。，

。h＝f。±1／2Tの時最も改善効果は劣化することが明らかとなっている。

　次にV／H直交偏波が落ち込み周波数の異なるフェージング環境下にあり、XPIが

フラット性の場合の残留ピーク干渉特性を図3．12に示す。参照信号側の落ち込み

周波数をf。に固定し、主信号側の落ち込み周波数f。＿t。hに対する残留ピーク

干渉W，を求めた結果、fH＿t。、＝f。の時解析パターン＃1と同じ条件となり、こ

の時最も特性は劣化する。f。以外ではw，は＃1より小さくまた＃2，＃3より大きい。

すなわち直交偏波間に同時にフェージング発生する事象の中で、落ち込み周波数

が一致する周波数相関演1，すなわち解析パターン＃1の場合が、XPICの改善効果

を算出する上で最悪評価となることが理解できる。

　最後にXPICによるD／U改善効果の計算結果を図3．13に示す。受信機における定常

時の主信号影干渉波電力比D／U（XPD）は30dBであり、モデルナンバー1，5，6，

7，8および12が相当する。モデルナンバー3，4および11に対してはD／Uが劣化

し約18．3dBとなる。一方主信号は定常特性でXPIが2波干渉フェージングによりレ

ベルが劣化しているモデルナンバー2，9および10のD／Uは約41．7dBである。例え

ば7タップXPICを例にとると、解析パターンが＃1すなわちモデルナンバー4の条

件においてXPICはD／Uを9dB改善し、補償後のD／Uは約27．3dBとなる。同様に解析パ

ターンが＃3のモデルナンバー4に対してはD／Uを20dB改善し、補償後のD／Uは38．3

dBとなる。一方、解析パターン＃2のモデルナンバー2の場合、　D／U改善効果は10．

7dBで補償後のD／Uは52．4dBとなる。すなわちD／U改善効果の観点から見ると、＃1が

最も厳しいフェージング条件で、＃3に対して最も改善効果が大きいことがわかる。

＃2に対する改善効果は＃3の条件と比べると小さいが、補償後の絶対D／Uが十分大き
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いことから、システムに瞬断を与えないフェージング条件と言える。
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　　　　　　　　図3．13　DIU改善効果

（p＝O．9，　steady　D／U＝30　dB（Ax＝10－1・5），　Av＝AH＝1，　t／T＝O・1）

3．5　むすび

　本章では・第2章で提案した周波数領域の解析法を用いて、中間周波数帯波形

歪等化器を併用する交差偏波干渉補償器の改善特性を明らかにしている。第2章

の解析法を拡張し、直交偏波および交差偏波干渉XPIの周波数選択性フェージング

に対するXPICの解析法を明らかにし、トランスバーサルフィルタのタップ数に対

する改善効果を算出した。

　また周波数選択性フェージング環境下において、V／H直交偏波間の周波数相関に

対するXPICの改善効果を検討した。同時に、波形歪等化器を併用した場合におい

て、XPICの参照信号を波形歪等化後から得る受信機構成タイプBは、波形歪等化

後から参照信号を得る受信機構成タイプAよりXPICの特性は優れていることを定

量的に示した。本章で分類した解析パターンの中で、V／H直交偏波信号が周波数選

択性フェージング環境下にあり、XPIがフラット性でかっ受信機構成タイプAの時、

XPICの特性は最も劣化する。さらにV／H直交偏波信号およびXPIの周波数特性の組

合わせに対し全ての事象が等確率で発生すると仮定すると、V／H直交偏波間の周波

数相関が高い場合XPICにとって厳しいフェージング条件と言える。さらに主信号

対XPIの電力比D／Uの算出法を示し、タップ数をパラメータとしてXPICによるD／U改

善効果を解析パターン別に明らかにした。
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4．　1　まえがき

　周波数利用効率を上げるためには、64一，256－QAM等の多値変調技術と直交偏波共

用技術が効果的である。例えば256QAM方式では10bits／s／Hzの周波数利用効率を実

現している。しかしながら、多値数を増加した大容量ディジタルマイクロ波方式

は、波形歪、干渉雑音および交差偏波干渉などを誘因するマルチパスフェージン

グに対して非常に影響を受け易くなる。

　交差偏波干渉補償器XPIC（Cross　polarization　interference　canceller）（1）は、

波形歪を復元する等化器および残留ビットエラ・一を低減する誤り訂正FEC（Foruar

derror　correcting）と同様に大容量ディジタルマイクロ波方式を実現するための

キーテクロノロジーである。

　アナログ回路で構成されたXPICの例は幾つか報告されているが（2）一（6），　XPICの

大部分を占めるトランスバーサルフィルタはアナログ素子によって構成されてお

り、高精度化，小形化の点で限界があり、また調整の難しさなどいくつか問題点

があった。

　これらの問題点を克服し多値QAM信号に適用可能な全ディジタルXPICが開発され

ている（7）一（1　1・）。この全ディジタルXPICの設計に際しては、高速周波数で動作す

るCMOS乗算器、加算器を用い、ディジタル信号処理技術DSP（Digital　Signal　Pro

cessing）を駆使している（12）。さらに2次効果として小形化、低消費電力化、　LS

I化、および量産性を期待できる。

　XPICの能力をより向上させるたあには、上記全ディジタル化による高精度信号

処理技術に加えて、制御法を改善する必要がある。ハードウェアのディジタル化

はこの要求を実現するための必要条件であり、高機能な制御アルゴリズムを容易

にするものである。XPICに要求される制御特性は以下の3点である。

　（1）定常時の安定性

一74一

　（2）フェージング時の高速応答性

　（3）非同期時からの高速引込特性

本章では・上記特性を満足する新制御アルゴリズムSBS（Shift　Bit　Select）法を提

案する（ls）『（1　’）。このSBS法は伝搬区間のフェージング変動に対してアダプティ

ブに最適相関検出を行なうアルゴリズムである。言い換えれば、定常時のエラー

セコンドとフェージング時のエラーセコンドの両方を低減することを目的とする。

さらに、要求特性（1），　（2）を満足するSBS法に加えて（3）の引込時間の短

縮を図るMLE（Maximum　level　error）法を結合することにより、高機能制御アルゴ

リズムを実現する。

　第2節では、ベースバンド処理におけるXPICのトランスバーサルフィルタの基

本動作を説明する。また比較対称として従来の制御アルゴリズムZF法を紹介する。

　第3節では、SBS法の構成法および動作例を具体的に示す。第4節では、　SBS法

のハードウェア構成を示し、その動作を理論的に示す。さらにシミュレーション

によりXPIの収束特性を示し、　SBS法の有効性を明らかにする。第5節では、256Q

AM信号を用いてXPICの静特性、動特性を示し、本XPICの有効性を実験的に明らか

にする。

　第6節では、直交偏波間のクロックが非同期の場合においても補償効果が劣化

しないXPICの構i成法を提案する。第7節では、直交偏波間の搬送波が非同期にお

けるSBS法の効果を示す。さらに第8節では・フェージング時のディジタル化によ

る非線形歪を克服する識別範囲拡大法を提案し、その効果を明らかにする。最後

に第9節では、符号伝送実験の結果を示す。

4．2　ディジタル形交差偏波間干渉補償器の原理

　図4．1にベースバンド帯で動作するディジタル形交差偏波干渉補償器（Cross　po

larization　inteference　canee11er：XPIC）の構成を示す。送信側で中心周波数が

同じ主偏波信号（ここでは垂直偏波：V偏波）と異偏波信号（水平偏波：H偏波〉

を同一アンテナで送信する。フェージング時には、波形歪の他にV偏波からH偏

波あるいはH偏波からV偏波へのXPIが生じ誤り率が劣化する。　XPICはトランスバ

ーサルフィルタ、加算器、制御回路等によって構成される。
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図4．1　ディジタル形交差偏波干渉補償器の構成
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　H偏波からV偏波への交差偏波干渉XPI（H→V）を除去するには、　XPIC．の参照信

号として受信H偏波信号を用いる。同様に、XPI（V→H＞を除去するためにはXPIC。

の参照信号として受信V偏波信号を入力する。復調側ではIF帯受信信号をベース

バンド信号に変換し、それぞれの復調出力をA／D変換器に入力し、クロック周期T

ごとにサンプリングされた量子化データ系列を得る。本章では、制御アルゴリズ

ムに着目するため、クロック再生およびキャリア再生回路の構成法は触れない。

図4．2にXPIC。の構成を示す。　H偏波信号のA／D出力はXPIC．のトランスバーサルフ

ィルタに入力される。QAM信号に対しては、同期検波後同相成分（in一一phase＞と直交

成分（quadrature）が得られる。　H偏波信号の同相成分を1。，直交成分をQ。とする

と、V偏波の変調信号の同相成分1。への干渉を補償するために1。，Q。をそれぞれの

トランスバーサルフィルタに入力し、その合成出力と1．を加算（減算）すること

によりH偏波からV偏波の1。への交差偏波干渉を打ち消すことができる。V偏波

のQ。に関しても同様に考えることができ、全体で4系列のトランスバ・一サルフィ

ルタが必要となる。

　XPIC。のトランスバーサルフィルタの制御部構成を図4．3に示す。図4．2から明

らかなように4系列のトランスバーサルフィルタには4系列の制御ブロックが必

要となり、V偏波の誤差信号E、v，　EQ．およびH偏波の識別信号D、。，　DQ．を用い

て各系列のタップ重み付けが決定される。

　図4．4は1系列のCIJのタップ重みを決める3タップ構成例である。この場合、

D田とE、vはそれぞれ異なる周期間で乗算されC、，一1～Ci，1がアダプティブに設定

される。

　ZF（Zero－focing＞法またはMZF（Modified　Zero－forcing）法はトランスバーサルフ

ィルタの制御法としてよく知られた最急傾斜法に基づいている（18）一（2’）。XPICの

制御はトランスバーサルフィルタの参照信号の入力側から識別信号を得るため、

以後MZF法とSBS法の比較を行なう。従来のMZF法は、参照信号の極性と誤差信号の

極性の乗算出力の積分値がタップ重み係数を与える。また、そのハードウェア構

成は非常にシンプルであるという利点を有している。

4．3　シフトビットセレクト（SBS）制御法（1s》
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一80一

　従来のトランスバーサルフィルタを用いた交差偏波干渉補償器（XPIC）では、タ

ップ重み制御法としてMZF法が用いられていた。しかし、　MZF法には符号間干渉が

大きくなると制御の収束性（応答性〉が悪く、またいったん非同期状態になると

制御引き込み範囲が狭くなり、装置全体としての特性を劣化させるという欠点が

あった。

　このMZF法の欠点を克服するために、　SBS法とMLE法を結合した新制御アルゴリズ

ムを提案する。その制御部構成を図4．5に示す。

　SBS法は、異偏波側の識別信号と主偏波側の誤差信号との積（排他的論理和）の

相関検出時間を最適に設定する。この相関検出時間は参照信号と主偏波側の誤差

信号の両方の大きさによってアダプティブに変える。SBS制御回路の入力制御情報

は異偏波側の識別情報及び主偏波側の誤差情報である。ここでは、相関検出用積

分回路に可逆カウンタを用いる。誤差量が大きい場合には、識別信号と誤差信号

の乗算結果出力の積分時間を短くするため可逆カウンタの段数を減らし、制御の

応答性を向上させ、逆に誤差量が小さい場合すなわち定常状態では乗算結果出力

の積分時間を長くするため可逆カウンタの段数を増やし、制御の高精度化を図る。

また可逆カウンタの段数を減らした場合、停止したカウンタは停止直前のデータ

を保持する。この結合は、伝送路の時変動に対してアダプティブである。

　制御引き込み範囲の拡大を目的とした最大レベル誤差極性（Maximum　Level　Err

or：MLE）法は通常のMZFアルゴリズムによる異偏波側の識別信号と主偏波側の誤差

信号の乗算演算を行い、そのうち最大レベル誤差領域の情報を得た時のみ誤差情

報を採用し、その他の誤差領域では前の最大レベル誤差領域にある誤差情報を保

持するものである。すなわち図4．6に示すように（4値信号の場合）、多値アイパ

ターンが閉じたとしても常に正の誤差を持つ斜線領域aと常に負の誤差を持つ斜

線領域bの誤差情報を制御情報として採用する。これは、符号間干渉が大きい時、

領域a，b以外の誤差信号は誤る可能性が大きいからである。従って、同期引き

込み時または同期保持時の符号間干渉量が大きい時はMLE法が採用され、同期保持

時の符号間干渉量が小さい時MZF法が採用される。

　図4．7に相関検出時間の可変幅を評価値Wを用いて示す。このWは最大可逆カウ

ンタ段数から実効可逆カウンタ段数への減数を表わし、可逆カウンタの段数可変

範囲は、識別情報と誤差情報の入力数によって決定される。すなわち制御情報と
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して入力ビット数が多いほど段数可変範囲は拡くなる。例えば16QAM信号を用いた

場合・誤差情報としてパス3，パス4，パス5の3ビットを入力すれば4段の切

替が可能となり、さらに識別情報としてパス1，パス2を入力し、先の誤差情報

と複合させれば5段の切替が可能となる。

　同様に256QAM信号の場合、主信号側の誤差情報パス5，パス6，パス7および

異偏波側の識別情報パス1，パス2を用いれば”5段のシフトビットが可能であ

る。

4．4　SBS法の収束特性（17）

　QAM信号の同相および直交成分に対して、それぞれak，　b、なる大きさを有する

複素ベースバンド表示による送信信号T。（t）は次式で与えられる。

　　　T．（t）＝2　（ak＋jbk）r〈t－kT）exp（j　co　．t）　（4．　1）

　　　　　　k

ここでa、，b、・（±1，±3，±5…），1／Tはクロック周波数，ω。はV偏波の変調角周

波数およびr（t）はインパルス応答を表わし

　　　　　　・i・（ntT）…（等t）

　　r（t）一　’一一一一　（4．2）
　　　　　　（rr　tT）｛1－4・（ギ）2｝

で与えられる。ここでαはコサインロールオフ値である。

　同様にH偏波の送信信号TH（t＞は、大きさ。、，　d　，．を用いて次式で与えられる。

　　　TH（t）＝2（ck＋jdk）r（t－kT）exp〈jwHt）　（4．3）
　　　　　　k

ここでC、，d。・（±1，±3，±5…），またω。はH偏波の変調角周波数である。

　本章では、XPICの動作を分り易く説明するためV偏波とH偏波の変調角周波数

は同期、すなわちω。・ω。・ω。と仮定する。またV，Hそれぞれの自信号は波形歪

を生じていないとする。さらにH偏波に対するV偏波からの干渉はXPICvのトラン

スバーサルフィルタ出力では極めて小さいことから無視する。これらの仮定のも

とで、H偏波からの2波モデルで表わされるXPIを含んだV偏波受信信号R。（t）お

．一W5一

館



よびH偏波の受信信号R。（t）は次式となる。

Rv（t）＝2　（ak＋jbk＞r（t－kT）e’We‘＋　A．　｛　2　（ck＋jdk）r（t－kT＋A　T）e’‘WO‘’　¢’＋p．

　　　　　　　k　　　　　　　　　　　　　　　　k

　　　2．　（ek＋jdk）r（t－kT＋A　T＋A　T　）e」　（wet＋（b一＋　AS，）｝

　　　　k

　　　RH（t）＝2　（Ck＋jdk）r（t　一一　kT＋6　T）　ej　‘WO”　60’　（4．　4）

　　　　　　　k

ここでλはV偏波に対するXPIの結合係数，ρ，△τ，△θはそれぞれXPIに対す

る2波モデルの振幅比、遅延時間差、キャリア位相差を示す。

また△T，φはそれぞれXPIとV偏波間の遅延時間差、キャリア位相差を示す。

δT，δθはV偏波とH偏波間の遅延時間差、キャリア位相差を表わす。

　XPIC。には参照信号として受信されたH偏波信号が入力され、タップ係数C－r，

…，Crを持つ（2r＋1＞タップトランスバサールフィルタを通過する。このタップ係数

Cj（j・一r，…，r）はV偏波信号の符号間干渉が最小になるように自動的に設定される。

従って伝搬路が一定でない場合、すなわちフェージング時はC」は更新され続ける。

このCjの更新は以下の規則に従う。

　　　cj　（m＋i）　＝c，　（M）　一A　f」　（4．　5）

ここでC，㈲は時刻mにおける」タップの重み量を示す。またf」は更新値の評価

関数であり△は固定のステップ値である。fj＞0の時はCjは減少し、　fj〈0の時

はCjは増加する。

　次に評価関数f」について詳しく議論する。XPIC。を通過した後のV偏波信号の

判定信号（軟判定値）をY、，識別値（しきい値）をD、とするとV偏波の誤差信号

E、は次式で与えられる。

さらに参照信号として用いるH偏波の判定信号をX、一jとすると、評価関数f」は

　　　　L

　　　f，＝2　X．一，E，　（4．7）　　　　k＝1

と表わすことができる。

　ここでしは整数で、パルスの積分数を表す。式（4，5）及び（4，7＞から公知である

MSE（Mean　Square　error）法が導出される。
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　　　　　　　　　　　L
　　　cj　（M＋i）　＝Cj　（M）　一一A2　X．一，E，　（4．　8）
　　　　　　　　　　　k＝1

しかしながら、ハードウェアの複雑さ及び高速乗算XK．J・E、の限界を考慮すると、

ディジタルマイクロ波通信にMSE法を適用することは非常に困難である。　X。．、お

よびE、を絶対値と極性表示に分割して表わすと式（4．8＞は次式となる。

　　　　　　　　　　　L
　　　Cj（rn’i）＝Cj（rn）一Z！s21XK－JllEklsgn　Xk－j　sgnEk　（4．9）

　　　　　　　　　　　k＝1

ここでsgn　xは次式に示す極性関数である。

　参照信号の識別信号の極性と主信号の誤差信号の極性との乗算結果を用いるMZ

F法のハードウェア構成はMSE法のそれと比べると大変シンプルである。しかしな

がら、MSE法の収束特性はMZF法のそれと比べてかなり優れている。

　提案したSBS法は、極性の乗算結果を用いてMSE法と等価な収束特性をシンプル

なハードウェアで実現するものである。定常時は、積分パルス値しを大きくし高

精度な相関検出を行ない系の安定性を維持する。一方フェージング時は、相関検

出の高速化を図るため積分パルス値しを小さく設定する。これらの要求は相反す

るものであるが、SBSの目的は定常時のエラーセコンドとフェージングのエラーセ

コンドの両方を低減することにある。

　MZF法の場合、相関検出時間を決める積分パルス値しは一定の値に固定されてい

る。このLはX、一1およびE、の大きさの関数として可変に設定することができる。

極性乗算の積分回路としてアップダウン（バイナリー）カウンタを用いた場合、

相関検出時間はカウンターの段数に依存する。このカウンタの段数をL’とする

と、積分パルス値しは次式で示される。

　図4．8に示すようにアップダウンカウンタは下位ビットからZ、，…，Znとn段接

続する。タップ係数値はこのカウンタのZi，…，Zp（P＜n）のビット出力値とする。

Z　、，…，Z，の2値の出力値をそれぞれψ1，…，ψpとすると、ψ、はタヅプ係数値の極
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図4．8　積分用可逆カウンタの構成
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XIJ　p NI」2　gJ　l

tap　coefficients

性を表わし、その大きさは次式で与えられる。

　　　　1　C，1＝ll［i’，　2－i　十　1［S’　，2－2＋・一　十　ll！’　．2i－P　（4．12）

識別信号X、．」と誤差信号E．の大きさを2nの形で表示できると仮定すると、正の整

数W，W，，　W、を用いれば次式が成り立つ。

　　　1　X，一，　1　1　E，　1　＝2W＝2Wi　＋W2　（w＝o，　1，　2・一）

　　　1X，一，　1　＝2Wi　（W，＝O，　1，　2，　一・）　（4．　13）

　　　1　E，　i　＝2W2　（W，＝O，　1，　2，　・一）

図4．7に示した4値レベル信号を例にとって説明する。W、およびW、は参照信号の

識別信号X、．jおよび主信号の誤差信号E、の出力値に従って決定する。ここでB，，、

B，、およびB。3はそれぞれ主信号の第3，第4および第5ビット出力値を表わし、

Bx1，B．、はそれぞれ参照信号の第1，第2ビット出力値を表わす。この時W1および

w、は以下の規則に従って設定する。

　　　if（BEi，BE2，BE3）＝（1，0，0）or（O，1，1）　then　W2＝O

　　　if（BEi，BE2，BEs）＝〈1，0，1）or（O，1，0）　then　W2＝1

　　　if（BEi，BE2，BE3）＝（1，1，0）or（e，O，1）　　then　W2＝2　（4．14）

　　　if（BEi，BE2，BE3）＝（1，1，1）or（O，O，O）　then　W2＝3

　　　if（B．i，B．2）＝（1，0）or（O，1）　then　VVi＝O

　　　if（B．i，B．2）＝（1，1）or（O，O）　then　Wi＝1

これらの条件のもとで、式（4，9）は次式で表わすことができる。

　　　　　　　　　　　2v
　　　c」（M”）＝Cj（rn）一A　2　2W　sgn　Xk－」　sgn　Ek　（4．15）

　　　　　　　　　　　k＝1

この式の論理的イメージは、sgn　X、一jとsgnE、の乗算結果をカウンタのZ。一1段

めに入力することと、先の2倍の乗算結果をカウンタZ。読めに入力することと等

価である。例えばW、・W、・0の時、極性乗算結果は最も積分パルス値が大きくなるカ

ウンタZn高めに入力され、制御系は高安定状態となることが理解できる。一方、

W，・1，W、・3すなわちW・4の時、極性乗算結果はカウンタZn．、力めに入力され、結果

としてタップ係数値Ψ、，…，Ψ，の応答速度が高速になり、フェージング速度等へ

の追随性が向上する。

　上記極性乗算結果のカウンタへの入力端子切替は、高速ROMを用いることで実現

できる。さらにsgnX、．」、　sgnE、はそれぞれ参照信号側、主信号側A／D変換器出
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力から簡単に得ることができる。例えば256－QAM信号の場合、　sgn　Xk．、は最上位

ビット、sgn　Exは第5ビットを使用すれば良い。

　次にXPICによる補償後の残留誤差E。を求める。　XPIC。内のトランスバーサルフィ

ルタは参照信号R。（t）をタップ合成出力h（t＞に変換する。すなわち

　　　　　　　
　　　h（t）＝Σ　CjR．（t－kT＞　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．16）

　　　　　k＝一r

の関係が成立する。ある最適値Cjに対してXPIによる残留誤差（符号間干渉）E。

は次式で与えられる。

　　　E。ニΣlR▼k一一h，1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4．17）

　　　　　k

ここでR。。，h、はそれぞれ時刻kにおけるR。（t＞，h（t）のサンプリング値を表わす。

　次にシミュレーション計算により従来のMZF法と新しく提案したSBS法の収束特

性の比較し、SBS法の有効性を示す。シミュレーションではXPIC内の4系列のトラ

ンスバーサルフィルタの中で一系列の残留誤差を評価値として収束特性を示す。

残留誤差E。は定常時に擾乱を与えないよう十分小さなステップ値△によって順次

最少化が図られる。2種類のフェージング環境下における収束性を図4．9，4．10に

示す。ここで横軸の積分パルスの単位は1シンボルを表わしている。また、主信

号（V偏波）および参照信号（H偏波）はどちらも波形歪を生じていないものと

し、XPIは2波干渉モデルで与えられているものとする。

SBS法における積分パルスは24　・＝16倍の可変幅を持ち、　MZF法のそれは常時、最大

の積分値に固定されている。またタップ係数値は時刻m・0においてCj・0である。図

4．9において収束時間が5倍改善されている様に、SBS法とMZF法の間には顕著な収

束特性の差がある。さらにCjが収束した後の残留E　．。の変動特性もMZF法に比べ遜色

ない。この結果から明らかなように、SBS法はフェーシング時の高速応答性と定常

時の高安定性の両方を満足できることが理解できる。

4．5　実験結果

4，5．1　実験系及びXPICの諸元

　シンボルレート12．5Mb／s，ナイキスト50％ロールオフ整形の256QAM変調信号を
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用いる。またV偏波、H偏波の送信クロックおよび変調キャリアは同期とする。

入力信号の量子化精度を決めるA／D変換器は8ビットのものを使用している。

　XPICの主要諸元を表4．1に示す。トランスバーサルフィルタは7タップ構成とし、

そのタップ係数値は10ビット精度を有する。このタップ係数の量子化精度（ビッ

ト数）はフィルタの特性を大きく左右する。特に信号の多値数が大きくなる場合、

精度良く積和演算を行なうためには、十分な量子化精度を必要とする。256QAM信

号に対しては実験的考察および回路規模とのトレードオフから10～12ビットの量

子化精度が要求される。今回使用した高和演算回路はパイプライン方式を採用し

ており、絶対遅延量は大きくなるが高速動作が可能である。また本積和演算回路

は入力信号を各タップ重み回路に同時入力しタップ重み回路出力を前タップ重み

回路と遅延時間Tだけシフトして加算する構成となっており、タップ数を拡張す

る場合はカスケード接続で容易に可能となる利点を有している。制御部は相関検

出回路、積分用可逆カウンタ回路、SBS制御回路、非同期検出回路、最大レベル誤

差判定回路等から構成される。

　可逆カウンタは4段の可逆カウンタを基本単位として5ブロックで構成し最大

20段から16段まで可変可能とした。

4．5．2　誤り率特性

　図4。11に本XPICを用いた場合の256QAM復調信号の符号誤り率（BER）特性を示す。

D／U・・。，　40dBの条件で測定した結果、　SBS法とMZF法のBER特性はほとんど同じとな

り、SBS法による固定劣化は無いことを確認できた。また、高C／N時の残留エラー

が無いこと、およびXPIC　RESETと比較して10－8での等価C／N劣化量は約0．2dBとな

ることから、トランスバーサルフィルタ内部の演算まるめ誤差以外の特性劣化は

存在しないという全ディジタル化の利点及びSBS制御の正常動作を確認できた。

4．5．3　収束特性

　図4．12にSBS法を用いた場合の効果の一例を示す。この図は一つのタップ係数値

をD／A変換器を介してオシロスコープ上にその収束特性をモニタしたものである。

干渉の条件はD／U・15dB，　C／N＝c。で、従来のMZF法によるタップ係数の収束時間は約

600　rn　sである。一方SBS制御を用いるとその収束時間は約100msとなり約6倍の速さ
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表4．1 XPICの諸元

Input　si　gn　al　quantlzatlon

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
Tap　coe£且cient　quantlzation

Tap　numbers

Operational　clock　frequency

］iM［ultiplier　and　adder

Control　algori．thm

Correlation　detectlon　tlme

Source（Electric　power）

Max　10　bits

liMax　10　bits

Max　7

Approximately　15　liMHz

10　bits　multiplication

16　bits　addition

MZF　or　M　LE　with　SBS

Adaptively
（　5　different　lengHths）

5　vo1ts　only
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　　図4．12　XPICの収束特性例（実測値）

（interference　condition：　DIU　＝15　dB　and　nondipersive）
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で制御が収束しており、応答速度の高速化を確認できた。

　図4．13に主偏波信号の256QAM復調アイパターンの一例を示す。補償前はXPIC

RESETの場合でBER・2×10－3の条件でアイは完全に閉じている。補償後は同じ条件

下でXPICをONにした場合のアイパターンで、この時BER・0となり16値のアイは完全

に開いている。

4．5．4　D／U対C／N特性

　主偏波側に雑音Nと交差偏波干渉Uを与え、主偏波復調信号の誤り率が10”4に

なる主偏波信号と雑音の電力比（C／N）と主偏波信号と交差偏波干渉の入力電力比

（D／U）との関係を図4．14に示す。（D／U，C／N＞曲線において、　XPIC　RESETとONの曲線

の交点、すなわちXPICによって改善可能なD／Uの値を検出限界点とすると、その値

は約42dBである。

　XPIcの動作特性としては検出限界点でのC／N値が劣化することなく小さなD／u値

を許容できることが要求される。本測定結果からD／U≒15dBをD／U・42dBまで改善で

きる。また干渉波が支配的な場合（C／N＝・。〉，本XPICはD／Uを20dB改善できることが

明らかとなった。

　次に制御を動作させた状態で交差偏波干渉Uを増加させいったん非同期状態に

追い込み、その状態からUを軽減し再生キャリアが引き込むD／Uの値を測定した。

破線で示すように、SBS／MLE法がMZF法よりD／U値相当で5～6dB優れていることを

確認できた。また、引き込んだ時点でのBERを測定するとSBS／MLE法では10“4以上、

MZF法では10－4以下となることを確かめた。

4．5．5　動特性（22）一（24）

　フェージングがダイナミックに変動した場合の誤り率累積分布特性から、XPIC

の効果およびSBS法のMZF法に対する改善効果を明らかにする。

　図4．15に2系列のMODEMを用いた実験系を示す。主偏波と異偏波の経路に無相関

のIF帯2波干渉フェージングシミュレー一一タを挿入し、ノッチの深さと周波数をラ

ンダムに変動させる。ここでノッチの移動関数は、振幅比ρ＝一（10gn）／3、（0＜

n≦1，　O≦ρ≦2．5）および位相差φ：0≦φ≦2πに従っている。また異偏波からの干

渉信号はフラットな特性とする。変調信号は256QAM信号を用い、　XPIC内のトラン
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スパーサルフィルタは7タップ構成とする。

　XPIC　ON／OFFに対する誤り率累積分布を求め、両者の分布特性が等しい初期設定

D／U。（主波がフェージングを受けていない場合のD／U）の差をD／U改善効果とする。

図4．16に示すように、OFF時のD／U。＝・　40dBとON時のD／U。・20dBの分布特性は等しい。

また、図4．17に示すようにON／OFFに対する初期設定D／U。と誤りE＄i　P。・10－4を越える

時間率の関係はD／U。≒20dBの差をもって一定であることから、本XPICのD／U改善効

果は20dBであることが明らかとなった。

　図4．18にSBS制御の優位性を示す。　SBS　OFF（通常MZFモードで、同期はずれ時に

はRESETを併用する）とON時の特性を比較するとP，・10’‘で後者が5倍優れている

ことを確認した。

4．6　クロック非同期に対する構成（1　6）

　全ディジタル形でXPICを構成する場合、直交偏波間のクロック非同期時に特性

が劣化する問題があったが、本節ではその解決法について検討する。

　図4．19に直交偏波間のクロックが非同期に対して正常に動作するXPICの構成法

を示す。垂直・水平偏波信号がそれぞれ独立に復調器で復調された後、A／D変換器

でディジタル化し、その後はすべてディジタル信号処理により干渉成分を除去す

る場合、交差偏波干渉を受ける主偏波側の復調信号から得られる誤差信号と交差

偏波干渉を与える異偏波側の復調信号から得られる識別信号の両方を主偏波側の

復調器で得られる再生クロックによりそれぞれの復調信号をサンプリングし、そ

のデータをトランスバーサルフィルタに取り込むことを特徴としている。

　すなわち異偏波側の復調信号を2分岐し、一つは自偏波用のA／D変換器に、他方

は干渉補償用のA／D変換器に入力する。干渉補償用のA／D変換器を一偏側側の再生

クロックによりデータを取り込むことで、制御回路に入力される誤差信号Eと識

別信号D、および減算器の入力信号は常に同期状態を保持することができる。

　以上のように、直交偏波間のクロックが非同期の場合、従来の構成ではXPIC内

のトランスバーサルフィルタおよび減算器は非同期演算を行うこととなり、制御

不能なタイミング領域が生ずるが、本構成にするとその欠点を回避することがで

きる。
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　直交偏波間のクロックタイミングを独立にした場合のXPICの補償特性を図4．20

に示す。D／U対C／N曲線において、補償限界の立上りが独立の場合2～3dB劣化す

るが、D／U・15以上でのC／N劣化はないことを確認した。従来のアナログ形のように

クロック周波数差が大きくなるに従い補償効果および検出限界D／Uが大きく劣化す

ることはない。

　図4．21に、256QAM復調信号の符号誤り率（BER＞特性を示す。主信号Dと交差偏波

干渉UとのD／Uは40dBとする。クロックタイミング非同期の場合、同期時と比較し

て特性劣化は生じない。

4．7　搬：送波周波数非同期に対するSBS法の効果（16）

　IF帯でXPICを構成する方式では、直交偏波間で受信RFローカルを共通にする必

要があった。一方、ベースバンド帯XPICの場合には別ローカルを用いて柔軟性に

富んだシステムを構成できる。また制御の応答特性に優れているSBS法は、制御情

報を出力する積分用可逆カウンタの可変段数の選択により搬送波の非同期周波数

差に追従でき、搬送波非同期に対して有効な特性を示す。直交偏波間の搬送波が

非同期の場合、主偏波信号に対し異偏波側からの干渉波は周波数差に比例した速

度で回転することになり、交差偏波干渉の加わり方は刻々変化することになる。

すなわち主偏波側の符号間干渉量は一定の速度で変化する。

　この符号間干渉量の変化に対して、異偏波側の識別信号と主偏波側の誤差信号

との乗算出力を積分する可逆カウンタの段数を自動的に切替えるSBS法は可逆カウ

ンタの最短段数の設定が、搬送波周波数差で決まる変化速度に対応できる範囲内

であればXPICは正常な制御が可能である。

　次に直交偏波間の搬送波周波数を独立にした場合のXPICの特性を図4．22，4。23

に示す。図4．22は、フラット干渉、D／U・25dBの条件で誤り率特性を調べ、1　Or　4と

1r5での等価C／N劣化量を調べたものである。例えば制御モードがSBS法の場合、

周波数差△fが5Hzになると10－4で2．5dBのC／N劣化が生ずることがわかった。図4．

23は、フラット干渉、C／N＝。。の条件で誤り率が1ザ4になるD／Uを測定したものであ

る。例えばSBS法において周波数差△fが5H。になると、同期時からのD／U補償限界

値は10dB劣化することがわかった。搬送波周波数非同期に対して、　SBS法はMZF法
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に比べ大きな改善効果を示すことが明らかであるが、大きなキャリア位相回りに

は追従できないこと、またフェージング速度に対する応答マージンを考慮すると

V／H間の搬送波周波数は同期とすることが望ましい。

4．8　識別範囲拡大法（25）’（26）

　A／D変換器を識別器として使用する場合、精度を最大限にかっ識別結果を最上位

ビットより順に得られるレベルダイヤが通常である。しかし、ディジタル信号処

理技術（DSP）により交差偏波干渉を除去する場合、補償前の信号をA／D変換するた

め通常のレベルダイヤでは信号の大振幅部分は干渉によりレンジ外となり易く、

非線形歪を生じるという問題があった。本節ではA／D変換器の入力信号レベルをあ

らかじめ小さくし等価的に識別範囲を拡大し、かっ後処理回路により補償後の出

力信号から原信号を得る識別範囲拡大（Decision　Range　Expanded；DRE）形XPICを提

案する。

　図4．25にDRE形XPICの構成を示す。復調されたアナログ信号をディジタル化する

場合、A／D変換器の入力範囲を越えると、その出力はリミッタ回路を通した時と同

様非線形歪を受ける。L度非線形歪を受けると、その部分はXPICでは補償できな

いばかりか、補償能力は著しく低下する。そこで干渉等が加わった場合でもA／D変

換器のレンジ外とならない程度にアナログ入力信号の振幅を圧縮し、等価的にA／

D変換器の入力ダイナミックレンジを拡げる。最終段には後処理回路を設け、XPI

C出力信号から原信号を得るとともに、XPICの制御情報を提供する。以下詳細に記

述する。

　4（＝22）値振幅信号を識別する場合を例にとり従来の多値識別方式を説明する。

4値振幅信号を識別するためには2ビット以上の出力を有するA／D変換器が必要で

ある。A／D変換器の入力範囲と4値の信号点との関係は図4、6に示されている。こ

の図は4値振幅信号を識別するときの入出力の関係を示す図であって、図中の黒

丸印が信号を表わしている。

　図4．6において、識別結果はMSB（最上位ビット）より順に得られる。すなわち、

パス1で入力範囲をまず1／2にし、パス2でさらに1／2にする。このパス1とパス

2により識別結果が表わせる。パス3以降は受信レベルと識別点との誤差の方向
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を表わす。

　この場合、伝搬路でのフェージング等により波形歪が生じ検波器出力すなわち

A／D変換器の入力レベルがA／D変換器入力範囲を超える確率が増大する。A／D変換器

入力レベルが入力範囲を超えると飽和状態となり、飽和状態でのA／D変換器出力は

最大レベルで一定値になってしまう。ダイナミックレンジを拡げるため復調器内

のA／D変換器の前段に受信入力波形の振幅を圧縮する直流増幅器（ゲイン調整器）

を配し、その復調信号をA／D変換器に通し、その出力を例えば全ディジタル形等化

器に入力し、その出力に対し後処理回路を通した上で、等化された補償出力信号

を得ることを主要な特徴とする。

　通常のレベルダイヤに対し1／2にした場合の入力信号と、その時の後処理回路の

変換表を図4．26に示す。また後処理回路は簡単な論理回路で設計できる。山窟に

おいて、直流増幅器の基準レベルを入力信号範囲の中間点aとすると、検波器の

出力電圧は直流増幅器で1／2になるから点線の丸で示した検波器の信号点は黒丸印

のようになる。

　つまり、例えばaからh，だけ大きな電圧に相当する信号点は、aからh、（＝1／2・h，）

だけ大きい信号点に変換される。しかし、A／D変換器は従来と同様だから出力のパ

ス1～パス5に相当するレベルは、図4．6と同様である。

　例えば、uで示したレベル（aからtiだけ大きいレベル）で検波器から出力され

た場合、およびvで示したレベル（aからt1’だけ大きいレベル）で検波器から出力

された場合のどちらも、直流増幅器がなければ、　（パス1，パス2，パス3，パ

ス4）＝（1，1，1，1，）と識別され、A／D変換後の情報は同一となってしま

う。

　一方、直流増幅器を設定すると、A／D変換器入力レベルは、　uの場合aからt、だ

け大きいレベルに、vの場合aからt、’だけ大きいレベルになり、それぞれ（1，

1，0，0）、　（1，0，1，1）という識別結果が得られ、uとvの入力レベ

ルの大きさの差異を明確に読み取ることができる。

　ただし、検波器出力の振幅値を増幅（圧縮）しているため、原信号を得るため

の後処理回路により最終段で修正を行なう。これについては、後述する。

　このように直流増幅器によって検波器出力電圧を圧縮するから、従来のアナロ

グ信号入力範囲を超える検波出力となってもA／D変換器で飽和する確率は極めて少
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図4．26　識別範囲拡大法およびデコーダの原理
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　次に後処理回路をROMで構成した場合の変換テーブル表と機能について説明する。

これは、上述のように直流増幅器により検波器出力を一旦、増幅（圧縮）してい

るため、原信号を得るために識別結果を修正する回路である。

　図4．26では、5ビット精度のA／D変換器出力のうち、パス1からパス4を使って

3ビット（パス1’，パス2’，パス3’）出力する場合を示している。つまり

先に示したようにv点に相当する検波器出力電圧は直流増幅器によりA／D変換器で

は（1，0，1，1）と出力され、この識別結果を後処理回路に入力することで、

（1，1，1）に変換され、直流増幅器がないときのv点に対する識別結果と同じ

になる。

　以上のようにA／D変換器のダイナミックレンジを拡げ、非線形歪を少なくするこ

とは、次段にディジタル演算器を用いた場合に有効である。

　前述の場合のように振幅圧縮比を1／2としたときにはA／D変換器による量子化精

度および利得が減少するので、実際には振幅圧縮比としては3／4程度が実用的と考

えられる。その変換表を図4．27に示す。

　256QAM信号を用い、主偏波側に雑音Nと交差偏波干渉Uを与え、主偏波側の誤

り率が10－4になるC／NとD／Uを測定した。その結果を図4．28に示す。本XPICを用い

ることにより、補償効果は約10dB改善できることを明らかにした。

4．9　符号伝送実験

　本節では、大開（神戸）～岸和田間33．5kmの海上区間に適用したディジタル形

XPICの諸特性を示す。

4．9．1　遅延時間調整法

　システムに直交偏波共用を採用する場合、直交偏波間の変調器から復調器まで

の伝送路長（1Fケーブル、導波管等）の差を正確に知る必要がある。ここでは直

交偏波間の伝送路長を等しくする調整法について記す。まず図4．29の測定系で以

下の粗調整を行い、遅延時間差τの補正を行う。

（i）v，H両偏波のTXin端子に周波数f、の信号を入力し、　RXout端子の位相θ、
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図4．27　振幅圧縮比3／4の変換フオーマット
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図4．28　DIU対CIN特性におけるDRE法の改善効果

一116一

50

　をベクルトボルトメータにより測定する。

（ii）周波数をf、からf、に変え、　（i）同様にRXout端子の位相θ、を測定する。

　その結果、V，　H偏波間の遅延時間をτとすると次式が成立する。

　　　　2Z　（f2－f，）　T＝e，一e，　（4．18）

　従って、遅延時間差τは次式で求まる。

　　　　　　e，一　e，

　　　　　2z　（f，一f，）

　次に以下の微調整を行い、V偏波とH偏波の伝送路を等長にする。

（iii）H偏波TXin端子を終端し、　V偏波DEMのアイモニタ端子とH偏波DEMのアイ

　モニタ端子より復調アイパターンをオシロスコープで観測し、両者が一致す

　るようRXにIFケーブルを挿入する。

（iv）V偏波TXin端子を終端し、　H偏波DEMのアイモニタ端子とV偏波DEMのアイ

　モニタ端子より復調アイパターンをオシロスコープで観測し、両者が一致す

　ることを確認する。

4．9．2　直交偏波間のタイミング位相差に対する補償特性

　主偏波側の送信パワーを下げ等価的にD／Uを劣化させて、主偏波側の誤り率が1

0’4になるD／Uを、直交偏波間のタイミング位相をパラメータとして求めた。実験

系を図4．30に示す。タイミング位相は復調器前のIFケーブルによって行い、変調

器のクロックは独立、共通の場合について調べた。

　H偏波の送信パワーP。を下げ、T、。をパラメータとした場合の測定結果を、ク

ロック共通について図4．31に示す。この場合、T，H＝0，80（1タイムスロット長）

nsで最も大きな改善効果を示し、　TRH・40nsで改善効果が最小となる。すなわち

直交偏波間のタイミング位相差が半タイムスロット分に相当するとき、現状のXP

ICでは改善効果が大幅に減少（D／Uで10dB）することがわかった。次にTR，・0，ク

ロック独立Q条件でTRVをパラメータとした測定結果を図4．32に示す。図4．31と同

じ傾向を示し、TRv・0，40　nsでのD／U改善効果はそれぞれ17dB，10dBである。図4．

33にT。。・T。V・0の条件で、クロック独立時の周波数差をパラメータとして改善効

果を測定した。図から明らかなように改善効果はクロック周波数差に影響を受け

ないことを確認した。
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4．9．3　フラクショナル形XPIC

　タップ間隔がデータシンボル間隔Tに等しいトランスバーサルフィルタを用い

た自動等化器は、あるタイミング位相ずれの領域において著しく等化能力が劣化

することが知られている（27）一（29）。

　さらに4．9，2に示した様にT間隔のトランスバーサルフィルタを用いたXPICもV

／H間の相対位相ずれに関して改善効果が大幅に減少することが明らかになった。

先の自動等化器に対する解決法としてタップ間隔をデータシンボル間隔Tより短

くする（フラクショナル形）方法が考案されており、文献（27＞一（29）に詳しく解

析されている。この中で特にタップ間隔をT／2に選ぶ方法をダブルサンプリング形

と呼んでおり、すでに実用化されている。ここでは、XPICにT／2間隔トランスバー

サルフィルタを適用した場合の256QAM信号の伝送特性を示す（30）・（Sl）。

　図4．34にはフェージングによるノッチ深さと、V／H間の相対位相ずれを示す。ノ

ッチの深さが大きくなると、位相差はT／2に近づくことが実験的に確認された。図

4．35にフラクショナル形（T／2間隔）XPICの構成を示す。異偏波復調信号から分岐

して得る参照信号データのサンプリングは主面波面で再生されたクロックの2倍

の周波数で行なう。ま●た、トランスバーサルフィルタの制御アルゴリズムはMZF法

を用いた。

　信号源は1．25MB，256QAMを用い、ロールオフ率0．5とする。図4。36にD／U・＝＝。。，

30dB時のBER特性を示す。干渉補償器（XPIC）動作時の等価C／N劣化は無いことを

確認した。図4．37にXPICの補償効果をシグナチャ特性として示す。無歪み時の主

信号パワーをD。とすると、D。／U・30dB条件下におけるXPIC補償有のシグナチャ特性

と、D。／U・50dB条件下におけるXPIC補償無のシグナチャ特性が同じになることから

本XPICのD／U改善効果は20dBあることがわかる。次に、干渉波と参照信号に位相差

が生じた時の補償特性を図4．38に示す。位相差が大きくなるに伴いT間隔フィル

タを用いたXPICの許容D／Uは大きく劣化するが、フラクショナル形XPICの許容D／U

は劣化しないことが明らかになった。

4．9．4　瞬断率改善効果

　送信パワーをパラメータとして、XPICの効果をBERで評価する。測定はペンレコ
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一ダを用い、1秒サンプルの誤り率測定器からの第4パスの誤り率をプロットす

る。V偏波に対してH偏波の送信パワーを5dB，10dB，15dB低下させた時の測定結

果からD／Uを15dB劣化させた場合XPIC　OFFでは誤り率が10－2以上となるのに対し

てXPIC　ONではエラーフリーの状態となり、　XPICの有用性を確認できた。

　昭和62年5月16日から5月27日までの期間においてフェージング時の誤り率分

布をXPIC　ON，　OFFについて統計処理した。その結果を図4．39に示す。誤り率10－

4を超える確率で評価すると、XPICの改善効果は約250倍であることを確認した。

4．　10　むすび

　大容量256QAM方式に適用可能な全ディジタル構成でシフトビットセレクト（SBS）

制御機能を有する交差偏波間干渉補償器（XPIc）を試作し、制御法に焦点をあてそ

の基本特性を明らかにした。

1．XPICを構成するトランスバーサルフィルタの新しい制御回路の構成法を示し

　た。本制御回路は符号間干渉の大小に対応させて極性乗算結果の積分用可逆カ

　ウンタの段階を可変とするSBS制御法と引込み特性の向上を図るMLE法を兼ね備

　えている。

2．D／U＝。。時において、本制御回路を用いたXPICの有無による等価C／N劣化量は0

　．2dB以内であることを確かめた。

3．D／U対C／N特性において、入力D／Uの干渉検出能力としての検出限界点は40dB以

　上、また等化能力としてD／U・15dBの状態を検出限界D／U・40dBまで約25dBの改善

　効果を得ることができた。さらにC／N・。。の条件ではD／U・10dBまで許容できるこ

　とが明らかとなった。

4．MZF法とSBS法を比較した場合、後者の制御応答特性（応答速度）は格段に優

　れていることを確かめた。実験では8倍の高速化を確認した。

5．MZF法とSBS／MLE法を比較した場合、後者の制御引き込み特性は格段に優れて

　いることを確かめた。実験ではD／U値相当で5～6dB改善することを確認した。

6．フェーージングシミュレータを用いたダイナミック特性を調べ、XPIC　ON／OFF

　における誤り率分布が等しくなる初期設定D／Uの値からXPICの補償効果は20dBあ

　ることを確認した。
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7．クロック非同期に対して正常に動作するXPICの構成法を明らかにした。トラ

　ンスバーサルフィルタの内部演算および主偏波信号と補償信号との減算を同期

　演算とすることでクロックのタイミングに依存することのない全ディジタルXP

　ICが実現できた。

8．搬送周波数非同期に対して、周波数差が大きくなるに従い検出限界点および

　改善効果は劣化するが、SBS制御はMZF制御に比べ格段に劣化の度合が少ないこ

　とを確認した。

9．ディジタル演算の線形性を向上するDRE形XPICの提案を行い、その構成法と効

　果を示した。DRE形はディジタルトランスバーサル等化器に対しても適用可能で

　あり、超多値変調方式の波形等化、干渉補償に極めて有効である。

10．現場試験において、直交偏波間の遅延時間調整法を明らかにした。その調

　整法により偏波間の伝送路を等長にしたとき、最大約20dBのD／U改善効果がある

　ことを確認した。さらに長期試験によるフェージング時の誤り率累積分布から

　約250倍の瞬断率改善効果があることを確認し、本XPICの有効性を示した。
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5．　1　まえがき

　無線回線の専用線ユーザからの要望により、また、ISDNの先駆けとなる高速デ

ィジタル専用線の伸びが著しいことから基幹マイクロルートに256QAM方式を高品

質で導入する研究が進められている。国際標準CCITTにおける瞬断規格0．004％／

2500㎞と整合するため瞬断率を向上させる必要がある。一方、このような超多値

変調による伝送方式は伝搬路で発生する干渉雑音及び周波数選択性フェージング

に対して特性劣化を生じ易い。この対策として、誤り訂正技術、ビタビ復号技術、

干渉補償技術及び適応等化技術の研究が進められている（1）一（3）。

　256QAMを用いたディジタルマイクロ波通信では、単一偏波伝送に比べ2倍の伝

送容量を得る直交偏波共用が実現されている。この偏波共用を可能にするため、

フェージング時の交差偏波識別度（XPD：Cross　Polarization　Discrimination）の劣

化を補償する交差偏波干渉補償器（XPIC：Cross　Polarization　Interference　Canc

eller）が開発されていJる（，）一（7）。XPICには周波数選択性フェージングに対応で

きるトランスバーサルフィルタが用いられているが、デバイス、動作速度の制約

によりその構成は線形フィルタであった。同様に等化器も線形フィルタにより構

成され、これらの改善効果には限界があった。

　近年、トランスバーサル形等化器において、等化能力が高い判定帰還フィルタ

の適用が固定、移動無線を含め各分野において検討、報告されているが（8）一（22）、

判定帰還フィルタのXPICへの適用を定量的に検討している例は少ない。また、線

形または判定帰還形等化器とXPICとの組み合わせによる改善特性の総合評価も定

量的に報告されていない。

　本章では、判定帰還フィルタを用いたXPICの改善効果を定量的に明らかにし、

線形XPICとの比較検討を行なう（21）。主信号に漏れ込んだ交差偏波干渉のインパ

ルス応答から求まるピーク符号間干渉と、XPIC内のトランスバーサルフィルタに

より生成する補償信号のインパルス応答とから残留ピーク符号間干渉を算出し、

XPICの改善効果を示す。また、線形（LE：Linear　Equalizer）または判定帰還形等化

一134一

器（DFE：Decision　Feedback　Equalizer）の前後から参照信号を取り出す受信機構

成に対して、XPICの改善効果も明らかにする。

5．2　判定帰還フィルタの基本構成およびXPICへの適用（19）●（20）

　最初に判定帰還フィルタを説明するために、判定帰還形等化器（DFE＞を含んだ受

信系のシステム；構成図を図5．1に示す。直交振幅変調（QAM）復調器で同期検波され

た同相、直交ベースバンド信号はA／D変換器を介し一定周期T毎にサンプリングさ

れたディジタル化された信号がDFEに入力される。この場合同相チャネル自身およ

び直交チャネルから同相チャネルへの干渉の両符号間干渉を除去するフィルタが

必要となる。また直交チャネルについても同様であるから、ベースバンド帯で等

化器を構成する場合4系列のフィルタが必要である。

　DFEは干渉を含んだ信号が入力されるフィードフォワード（FF）フィルタと判定さ

れた信号が入力されるフィードバック（FB）フィルタとから構成される。図5．1で

は、1－chの同相歪を等化するフィルタをII－FFおよびII一一FBと表記する。またQ－ch

からの直交歪はIQ－FFおよびIQ－FBで等化する。一方Q－chの同相歪はQQ－FFおよびQ

Q－FBにより、また1－chからの直交歪はQI－FFおよびQI－FBによりそれぞれ等化する。

　タップ間隔は分数間隔形、シンボル間隔三等が考えられているがここでは解析

を簡単にするためクロック周期間隔毎にタップを配するシンボル間隔形とする。

図5．2に、（N＋1＞タップのFFフィルタとMタップのFBフィルタからなる判定帰還フ

ィルタの基本構成を示す。判定帰還フィルタは干渉を含んだ信号がFFフィルタに

入力され、また判定された信号がFBフィルタに入力されることから、遅れ信号か

らの符号間干渉は完全に除去され等化能力が向上することが知られている。

　タップ係数の決定は最急傾斜法と直接計算法が検討されており、伝送路が変動

する場合には最低傾斜法が有効であり実際的である。極性相関を用いるZF（Zero－

Forcing）法がその代表であり比較的簡単な回路でハードウェアを構成できる。本

章では、2波干渉のフェージングモデルを与えそのインパルス応答から直接計算

法によりタップ係数を決定する。

　図5．3に直交偏波共用時の交差偏波干渉器を含んだ受信系の構成を示す。H偏波

からV偏波への交差偏波干渉（XPI：Cross　polarization　interference）を補償す

一135一

総鰻　灘　　　齢、　鑛灘麟
　顎＿　　　　　　　　強　．・f、9i　　　一．7　　　　tt．穰覧葦」

難灘鑛麟鑛雛懸難難灘灘隷

『
」
～
鴇

　
　
　
「
弱
帆
」
｛



、’

?鱗灘灘灘

TX

MOD

IN　O

P－N

一－ K一層 鼾b一レ’

RX

DEM

　春

　’i

　’i

　I，

　i
　i’

1－ch

r一一一一一一一一一一一DF－Equaliz．or，　＝＝　r一一1

　　　　　　　　　　　　11－FB

AD

AD

Q－ch

Il－FF

IQ－FF

QI－FF

十

QQ－FF

IQ－FB

十

QI－FB

QQ－FB

‘“一一一一一一一一一一一一一一一一一一1　AGC，DC－drift，Carrier－recovery
＜。・。・一・一●一＝

図5．1　判定帰還等化器を用いた受信機の構成
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図5．2　判定帰還形トランスバーサルフィルタの基本構成
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るには、H偏波の受信信号をXPICのトランスバーサルフィルタに入力しV偏波に

干渉しているXPIと同じ補償信号を生成しV偏波信号から減算する。　V偏波からH

偏波への干渉除去も同様である。本XPICに図5．1および5．2に示した判定帰還フィ

ルタを適用した場合、II－FFフィルタとII－FBフィルタによりH偏波の1－ch成分か

らV偏波の1－chへの干渉を除去する。同様に、　H偏波のQ－chからV偏波の1－ch

への干渉はIQ－FFおよびIQ－FBにより除去される。

5．3　判定帰還形XPICの理論検討（21）

5．3．1　伝搬路モデル

　以下説明を簡単にするため、H偏波からV偏波へのXPIのみについて検討する。

無線伝送路を通過しXPIを受けたV偏波の受信信号R。（t）は次式により表すことが

できる，，

　　　R．（t）＝2Ak・S．（t一一kT）ejWO‘＋A．　一2Ck・S．（t－kT＋AT）exp（cc）．t＋q5）　（5．1）

　　　　　　　k　　　　　　　　　　　　　k

ここでは△TはV偏波とXPIとの遅延時間差、φはV偏波とXPIとの位相差およびλ

はV偏波信号に対するXPIの結合度を示す。またS。（t）は、振幅比ρ。、遅延時間差

τ。、相対位相差θ。によって示される2波干渉フェージングのインパルス応答を

表す。同様にS。（t）は、振幅比ρ．、遅延時間差τx、相対位相差θxによって示

される2波干渉フェージングのインパルス応答を表す。

　　　S．（t）＝r（t）＋p　．・r（t一　T　v）exp（j　e　．）

　　　S．（t）＝r（t）＋p．・r（t－T．）exp（je．）　（5．2）

一方、参照信号となるH偏波の受信信号R．（t）を次式で与える。ただし、説明を簡

略化するためR。（t）の記述はフェージングを受けていないと仮定する。

　　　RH（t）＝　2　Ck・SH　（t－kT）　exp　（j　to　．t）

ここでSH（t）は次式で与えられる。

　　　SH（t）＝r（t＋6T）exp（j6　e＞　（5．4）

δT，δθはそれぞれV偏波とH偏波の遅延時間差、キャリア位相差を示す。

V偏波復調器においてexp（一j（ω。t＋θ。））なる複素基準搬送波で検波すると、同相
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チャネルの検波出力R　。’（t）は次式で与えられる。

　　　Rv’　〈t）＝R，　｛R．（t）｝　・exp（一j（（o　．t＋e　．））　（5．　5）

ただし、θ。は次式の関係を満足する。

　　　　　　　　p　．．sine　．

　　　　　　　　1十p．．cose．

式（5．5）でXPIに係わる項をR。”（t）とすると

　　　R．”（t）＝A．　（£Ck・x（t－kT）＋2dk・v（x－kT））　（5．7）
　　　　　　　　　k　　　　　　　k

となる。ここで、x（t），v（t）は次式で与えられる。

　　　x（t）＝r（t＋AT）cos（g6－e．）＋p．r（t＋AT－T．）cos（e．＋q5－e．）　（5．8）

　　　v（t）＝一r（t＋A　T）　sin（　q5　一e　．）＋p　．r（t＋A　T－T　．）　sin（e　．＋　q5　一e　．）

一方、H偏波復調器においてexp（一」ω。t）なる複素基準搬送波で検波すると、同相

チャネルのR。’（t）検波出力は次式で与えられる。

　　　RH’（t）＝R，｛RH（t）｝exp（一jco．t）＝2Ckz（t－kT）＋£dkw（t－kT）　（5．9）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　k　　　　　　　k

ここで、z（t），w（t）は次式で与えられる。

　　　z（t）＝r（t＋6　T）cos（6　e）

　　　w（t）＝r（t＋　（S　T）sin（6　e）　（5．　10）

5．3．2　改善効果算出法

　判定帰還フィルタのタップ数は、1系列にっきFF側N＋1およびFB側Mとし、4系

列のタップ数は全て同じとする。例えば同相チャネル自身の歪を等化するフィル

タの係数は図5．2に示すようにβ一。，…，β。，η、，…，ηMとする。フィルタ出力にお

いて判定誤りが無いと仮定すると、FBフィルタ入力はr（t）に等しくなる。

簡単に表記するため同相チャネル歪のみの等化について考察すると判定前の同相

チャネルのフィルタ出力y（t）は次式で表せる。

　　o　　　　　　　　　M
y（t）＝2　Bk・z（t－kT）＋2　rp　k・r（t一一kT）

　　k＝一N　k＝1
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標本化時点t・LT＋toにおいて式（5．11）は

　　　　　　　o　　　　　　　　　　　M
　　　y（LT＋to）＝2　，B　k・z（LT－kT＋to）＋2　77　k・r（LT－kT＋to）　（5．12）

　　　　　　　k＝一N　k＝1
となり、さらに表記を簡単にすると次式が得られる。

　　　　　o　　　　　　M

　　　yL＝2　」B　k・zL－k＋2　77　k．rL－k　（5．13）
　　　　k＝一N　k＝1

同様に、V偏波側のXPI成分x（t＞をx、と表し、一N≦L≦Mにおいて行列で表現すると

以下の式を満足する。

ここでY，

Y　＝＝

z　一＝

ZおよびJは以下の行列で与えられる。

Y－N

．

Yo

・

YM

　　　，（9　一．

J＝1　Bo

　　　ry　i

　　　．

　　　nM

Z．，　’．．・　，Z－N，r－N－1，　・．．．　，　r－N－M

一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一　　　　　　　　　　　一　一

一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　e　　　　　　　　　　　一　一

ZN，　．．．．　，Z，，　r－1，．．．．．・．．　，r－M

一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　“　　　　　　　　　　　“　一

ZN＋M，”・　，　ZM，　rM－1，　．’・．．．　，　r．

〈5．　15）

タップ係数の計算法は、符号間干渉が最小になるように理想的な等化が行なわれ

たとすると以下の行列式を解くことにより最適解が求められる。

一140一

ただし、Xは以下の行列式を満たし、各コンポーネントはV偏波側のXPI成分の標

本化時点における符号間干渉を示す。

　　　　　　X一．

　　　x＝　1　・

　　　　　　XM

よって判定帰還形XPICによる補償後の残留ピーク符号間干渉Pは次式で与えられ

る。

　　　P＝2　1　gL　j　＝2　1　yL－xLl

ただし、9Lはg（t）・y（t）一x（t）の簡略表記である。

　これまでは、図5．4のタイプ1に示すように参照信号は復調器出力を分岐し異偏

波のXPICに入力する構成について述べた。図5．4のタイプ2に示すようにEQLによ

って等化された信号を参照信号としてXPICに入力する場合、　h（t＞は従来のDFEの設

計法を用いて求めることができる。EQLに用いた判定帰還フィルタのタップ係数を

P一。，…，P。，U1，…，U．とするとhL（LT＋t。）からなる行列Hは次式で求まる。

ここで、　H，

H＝

むすた満を式列行の下以はK

＝
K

引
h

馬

煽

一141一
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DFEのタップ係数は次式により最適解が求められる。

　　　K＝Z－i・E

ここで、Eは以下の行列を満たす。

E一

N

M

（5．　21）

（5．　22）

よってタイプ2の構成では式（5．20）のHから式（5．14）のZに相当する行列を与え、

タイプ1と同じ手法によりYを算出することによってXPIC補償後のPを求める。

5．3．3　効果の定量的評価

　解析に用いたフェージングモデルを図5．5に示す。XPIと参照信号の周波数特性

は異なるよう設定し、波形歪を受けた参照信号を用いてフラットXPIを除去するモ

デルをFading　model　1、定常時の参照信号を用いて波形歪が生じたXPIを除去する

モデルをFading　mode12とする。　VおよびH偏波信号の周波数相関が強い場合に

はFading　mode11が厳しい条件と言える。線形と判定帰還フィルタとの補償能力

を明らかにするには、Fading　model　1を中心に解析すれば良い。

　図5．6に、判定帰還フィルタを等化器に適用したDFEの改善特性を示す。ここで

は、2波干渉モデルの反射波の振幅比ρに対する残留のピーク符号問干渉量（Res

idual　peak　ISI＞を求めた。直接波と干渉波の位相差はキャリア周波数位置で逆相

（f。。，。h・f。〉、また遅延時間差はクロック周期で規格化した値（τ／T）で0．1の条件

とする。ρ・0．9までのフェージングに対してはほぼ同じ等化特性を示し、0．9〈ρ

＜1の範囲で大きな改善効果を示すことがわかる。例えば、ρ・0．95では、線形等

化器（LE：Linear　equalizer）に比べ残留符号間干渉量を1／50に低減する。

　図5．7に、行列を用いた直接計算法により求めた線形XPIC（LXPIC：Linear　XPIC）
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および判定帰還形XPIC（DFXPIC：Decision　feedback　XPIC）のタップ係数値を示す。

DFXPICでは直流分（センタタップ）の次に＋1タップの重み付けが支配的であり、

LXPICに比べ＋1タップの波及現象が無いことが確認できる。ディジタルマイクロ

波通信の分野では、2波干渉モデルの遅延時間差τは信号速度に比べ十分小さい

ので、判定帰還フィルタを用いる場合多くの＋側タップは必要としない。

　図5．　8に、Fading　mode11の条件で反射波の振幅比ρに対する7タップXPIC補償

後の残留ピ・一ク符号間干渉Pを示す。DFEとほぼ同じ傾向を示し、例えばρ・O．95

ではPを1／100に低減できる。補償能力の差がないρ〈0．9の条件では、LXPIC，

DFXPICのタップ係数はほぼ同じ値を示す。一方、図5．7から明かなように補償能力

の高いρ＝O．99の条件では負側のタップ係数は変わらず、正側タップ係数に大きな

差が生じる。

　図5．9に、Fading　mode11の条件でタップ数に対する改善効果をLXPICおよびDF

XPICについて示す。　DFXPICは基本的にタップ数を増やすほど改善効果は増し（計

算では正側と負側のタップ数は対称としている。〉、ρ・0．9～0．99のフェージン

グに対してもPを1／50～1／100に低減できる。一方LXPICは、振幅比ρが増加する

に従いタップ数の効果は減少する。特にρ・O．99では補償不可能となる。また、D

FXPICのタップ数を3から7に増加すると補償能力は約10倍干渉量Pを改善するこ

とが明らかになった。

　図5．10には、Fading　mode12の条件で3タップおよび7タップDFXPICの振幅比

ρに対する改善特性を示す。この場合、参照信号はフラットな特性であるためLX

PICも同じ改善特性を示す。3タップと7タップの改善効果の差は約10倍となり、

ほとんど振幅比ρに依存しない。

　図5．11は、参照信号側（H偏波）LEまたはDFEを併用した場合の3タップLXPIC

の改善特性を示す。タイプ1の構成とLEを用いたタイプ2の構成におけるLXPICの

改善効果を比較すると、若干の効果はあるもののほぼ同じ特性となる。一方、タ

イプ1の構成とDFEを用いたタイプ2の構成におけるLXPICの改善効果を比較する

と、参照信号の周波数特性は振幅比ρが大きくてもDFEで等化されるため結果とし

てLXPICの補償能力を高めることが証明された。ρ＝0．99の条件では、残留ピーク

符号間干渉Pを1／10に低減できることを示した。図5．9との比較から、タイプ1の

構成でDXPICを適用した場合と、タイプ2の構成でLXPICを適用した場合の改善特
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性はほぼ同じであることが明らかになった。V／H間の信号受渡の安定性および遅延

時間差合わせ等を考慮してシステムを設計する必要がある。

5．4　汎用トランスバーサルフィルタLSI（TRV－LSI）

5．4．1　TRV－LSIの構成

　トランスバーサルフィルタはディジタルマイクロ波通信の分野で、等化器，XP

IC等のフェージング補償技術として用いられており、また各分野で広く研究かっ

実用化されている（22）『（26）。

　これまでのQAM変調信号に対して、アナログおよびディジタル回路で実現されて

いるが、小型化、経済化の面で制約を受けていた。また機能的にみても線形・極

性相関法楽ベーシックな構成法がほとんどであった。本節では、従来技術に加え

てMSE制御、タップ数拡張形、判定帰還形が可能で、かっフィルタを4系列（28タ

ップ）内臓した1チップ80KGのLSI（TRV－LSDを設計・試作し、良好な基本特性を

得たので報告する（19）’（20）。

　表5．1にTRV－LSIの主要諸元を示す。本LSIは各種変調方式（16，64，256QAM）に適用

できるようにFFフィルタ入力信号の判定ビットサイズを可変できる構成としてい

る。トランスバーサルフィルタの各タップは重み付け乗算器とタップ係数制御回

路とからなり1系列7タップ構成とした。前節で述べたようにQAM信号をベースバ

ンド帯で等化する場合、1およびQ－chの同相・直交歪を等化するため、4系列の

フィルタが必要となり合計28タップを内臓している。他に、　（1）センタタップ

可変、　（2）タップ係数最大値可変、　（3）タップ係数収束速度可変等の機能を

有する。このLSIでDFEを構成する場合、　FFフィルタとFBフィルタの両フィルタが

必要なため、LSIを外部からの指定によりFFとFBのいずれかのモードに設定できる

ようにした。また、FFとFBの両フィルタのタップ間隔を連続的に配するため、　FF

の出力とFBの出力がクロックの1位相差で処理できる構成とした。この要求を満

たすため以下の構成とした。

（A）FFモードにおいては、フィルタ内の各タップの重み付け乗算、加算および

　　　その他の加算機能の出力にパイプラインレジスタを設け、パイプライン処

　　　理による処理能力向上を図った。
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表5．1　試作した汎用トランスバーサルフィルタLSIの諸元

タップ数 7タツプ4系列

フィルタ構成 線形／判定帰還形／拡張

入力変調信号 16／64／256QAM

入力信号量子化精度 10ピット

タップ係数量子化精度 　’P0ヒット

制御法 MSE／MLE

動作周波数 約16MHz

インタフェース TTL

消費電力 約0．4W／4MHz

パッケージ PGA240

LSIサイズ 48．26mmX48．26mm

設計ルール 0。8μm－BiCMOS

固定値

識別信号　誤差信号

　　　
　
　
一

　
　
　
　
積

。”一一一一一一一一，）一 TAPSEL

入力信号

重み付け乗算器

×

前段タップ出力
□蕨ソプー
加算器

図5．12　トランスバーサルフィルタの重み付け回路の構成
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（B）FBモードにおいては、1っのタップ演算（乗算および加算）、同相と直交

　　　成分の加算およびFF部とFB部の加算のすべてを1マシンサイクル（1位相

　　　差）で処理するため、パイプラインレジスタを用いない構成とした。

　図5．12にフィルタの構成を示す、重み付け乗算器は入力信号又はフィードバッ

ク信号とタップ係数（10ビット）の乗算を行い、14ビットの乗算結果を出力する。

制御系（タップ係数生成回路）については、従来の極性相関（ZF法）に比べ、制

御の応答特性の優れた最小誤差二乗法（MSE法）で構成した。識別信号および誤差

信号の極性と大きさを示す各2ビットをコーダ回路に取り組み、受信信号の大き

さを示す識別信号の極性と大きさ、および識別基準値に対する誤差量の大きさを

示す誤差信号の極性と大きさの相関検出を行い、それに応じたタップ基本系数

（4ビット）を算出する。次に、この基本並数の符号を拡張した結果（24ビット〉

をアキュムレータにより逐次累算し所定のタップ係数を生成し、上位10ビットを

タップ係数として出力する。またTAPSELでは、固定値をロードする機能およびリ

セット信号によりタップ係数を固定値からリスタートする機能を設けた。ATRVLS

Iのチップ写真、外観写真をそれぞれ図5．13，図5．14に示す。

5．4．2　試作TRV－LSIの特性

　ロールオフ率0．5，クロックレーート1。25MH。の256QAM信号を用い、2波モデルフ

ェージングとガウス雑音を与えその等化能力の特性評価を行った。図5．15にシグ

チャ特性を示す。横軸にフェージングによるノッチの位置をセンター周波数から

の偏差△F（MH。）で、縦軸をノッチの深さDnotch（dB）で示す。主信号と干渉波の遅

延時間差をτ／T≒0．011とτ／T≒0．33（Tはボーレーート）の2種類で評価した結果、

センター周波数において、フェージングによるノッチの深さがそれぞれ27dBと37

dBと良好な等化特性を得た。図5．16に伝搬路上が定常時の誤り率特性を示す。図

よりDFEの挿入等化C／N列化はなく、定常時の制御系の安定性および装置の固定劣

化（位相ずれ）を等化していることを確認した。

　次にZF法とMSE法のタップ係数値の収束特性を図5．17に示す。高速多値変調を用

いたディジタルマイクロ波通信においては、厳しい周波数選択性フェ・一ジングに

よる波形歪を高速かつ安定に等化する必要がある。従って定常時の安定性とフェ

ージング時の高速応答性が要求され、第4章で提案したSBS制御法はその一つの帰

一152一
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難5．13　チップ写真

図5．14　：LSIの外観

（o．8umCMOS，80kG）
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図5．16　誤り率特性
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である。図5．17よりMSE法はZF法に比べ3倍応答特性が優れ、かっ収束後の安定性

を確認することができた。

5．5　むすび

　本章では、ディジタルマイクロ波通信の分野において判定帰還トランスバーサ

ルフィルタを適用した交差偏波干渉補償器（DFXPIC）の補償特性を定量的に明らか

にした。以下にその検討結果を示す。

　（1＞現在実用化されているLEに対し、　DFEを用いると振幅比ρ＞0．9の領域で残

　　留ピーク符号間干渉を大幅に除去できることを確認した。特にρ・0．95におい

　　ては、5タップ構成の比較により残留ピーク符号間干渉を1／50に低減するこ

　　とを示した。

（2）7タップDFXPICを用いれば、　DFEと同様参照信号の振幅比ρが大きい場合L

　　XPICに比べ補償能力が大幅に改善することを示した。ρ・O．95の歪に対しては

　　DFXPICの干渉除去能力は約100倍改善する。

（3）DFXPICのタップ数に対する残留ピーク符号間干渉量を明らかにし、参照信

　　号がρ・0．99のように厳しいフェージング条件下では3タップに比べ7タップ

　　構成では補償能力が10倍改善することを明らかにした。

（4）XPICの参照信号としてDFE等化後の信号を用いる構成と、復調器出力を用い

　　る構成とで補償能力を比較検討した結果、DFE等化後の信号を用いるLXPICと

　　復調器出力を用いるDFXPICの補償能力は同等になることを示した。

　以上の検討結果から、判定帰還フィルタはディジタルマイクロ波通信の波形等

化、干渉補償能力を高め、高品質化に対して極めて有効な技術になることを定量

的に明らかにした。またタップ数による改善効果を明らかにし、必要タップ数の

指針を与えた。

　次に線形、判定帰還フィルタおよびタップ拡張が可能な汎用性に優れた28タッ

プの1チップ化高等積LSIを開発し、その構成および特性について述べた。さらに

簡易ROMを用いた高速MS制御を実現し、応答性の向上を図ることができることを示

した。回路規模については、従来のディジタルフィルタと比べ約1／4に小形化でき、

装置の経済化に貢献できる見通しを得た。

一155一

灘懇購a繊職羅灘灘灘t一纐　　　灘離．購灘灘t鰍 灘懇灘灘灘灘1灘懸灘懸鑛灘羅
＿｝’蜩?灘，＿．　　購1



翫
ヤ
リ
．
隣
、
Y

4

3

e　2
鯉

／

1臨　隔鱒一

＼ZF法

MSE法

。 ｛ 2　　　　　3

規格化時間

4

図5．17　タップ係数の収束特性

表5．2　制御法の比較

5

MSE法

タップ係数

X新値

　N　＜　　＜△ΣD・E

@k＝1

f（D，E）＜　＜

｢ΣD・E
@k＝1

　N
｢ΣD・E
@k＝1

回路構成 ○ △ △

収束特性 △ ○ ○

定常特性 ○ ○ ○
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6．　1　まえがき

　近年の通信ネットワークの動向および将来の通信環境を鑑みると、ディジタル

マイクロ波通信に対しても、ネットワーク構成の柔軟性すなわち中間中継局の簡

易化・汎用化を実現する必要がある。その通信手段として非再生中継伝送が考え

られる（1）　一（3）。この場合、端局の高機能化は要求されるもののコスト距離依存性

を格段に小さくすることができる付随効果も期待できる。

　無線中継方式には検波再生中継方式と非再生中継方式がある。各波際再生中継

は、チャネル単位で受信信号を増幅して送信する方式であり、中間中継局におい

て変復調部以外は既存の装置とのインタフェースが容易である。

　現在、中間中継局にて検波再生中継を行っている理由は、ベースバンドでのデ

ィジタル信号処理により多中継時の特性劣化を少なくするためである。しかし、

信号再生のみの山上の中継局では検波再生する必要はなく、また中距離都市ビル

間通信ではフェージングの影響が少ないことから非再生中継が有望である。更に、

今後のトラピックの質的変動及び各種変調方式の適用を考えると、非再生中継に

より中間中継局の網柔軟性を向上することは必須である。

　この方式の技術的課題には非線形歪、交差偏波干渉、隣接チャネル通過干渉な

どがあり、特に隣接チャネル通過干渉は中継毎の相加が大きく特性劣化の主要因

となることが予想される。各波非再生中継を実現するためにはこの補償技術を確

立することが必須である。

　4PSK信号の非再生中継伝送はこれまでに検討された例はいくつかあるが（4）、当

時の技術およびデバイスの制約により雑音相加、非線形歪等の相加に対する補償

が十分でなく実用化するに至っていない。最近の通信デバイスの急速な進歩およ

び誤り訂正、波形等化、非線形歪補償技術等の革：新により（5）’（S）、ディジタル

信号の非再生中継伝送が検討され始めている（7）。しかし検波再生中継方式におい

ては、中継局においてディジタル信号の分波、合波の際に生じる隣接チャネル通

過干渉が存在しなかったため、その定量的な評価および補償技術の検討は成され
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ていない。

　本章では、まず各波非再生中継の基本的な変調形態であるマルチキャリア伝送

について述べる。また非線形歪および交差偏波干渉の相加特性を実験的に示す。

次にこれまで存在しなかった上記隣接チャネル通過干渉の発生メカニズムを解説

し（8）一（11）、干渉量を決定する中間周波数帯の帯域フィルタに対するD／U比特性を

示す。更に、信号チャネル間の無線周波数発振器の同期／非同期に対する誤り率

特性の劣化を実験的に示す。次に、端局のトランスバーサル等化器により隣接チ

ャネル通過干渉を補償できる可能性を実験的に明らかにする。最後に、チャネル

のIF帯一帯域フィルタのBT積およびトランスバーサル等化器による補償効果を理

論的に示す。

6．2　マルチキャリア伝送（6）・（12）

　回線品質を向上するには以下の3項に分類できる。フェージングによる受信信

号減衰時の（1）熱雑音による誤りの防止、（2）干渉雑音による誤りの防止、（3）マル

チパスによる波形歪み劣化の防止。熱雑音による誤りは減衰性フェージングおよ

びマルチパスフェージングに起因する受信信号電力の低下によって発生する。こ

の受信信号電力低下に対する技術としては所要C／N比を小さくする誤り訂正および

符号化変調とフェージング時のC／N低下を小さくする送信電力制御が検討されてい

る。マルチパスフェージングによる波形歪み劣化に対しては、波形歪みを積極的

に補償する適応波形等化器と、波形歪みそのものを小さくするためのマルチキャ

リア化という技術がある。

　マルチキャリア伝送は、伝送すべきディジタル信号を低い伝送速度の信号に分

割し、これを複数の搬送波（キャリア）で伝送する周波数多重方式である。これ

までは50MB16QAMシングルキャリアに対し12．5MB16QAM4キャリア伝送が実用化され

ている。またNNI対応256QAM方式では、13MB3キャリア（104Mb／s／carrier）と6．5MB

6キャリア（52Mb／s／carrier＞伝送が開発されている。

　本マルチキャリア伝送方式は図6．1に示すようにフェージングに対する許容レベ

ル偏差を大きくすることができる。この許容レベル偏差は瞬断率と密接な関係が

あり、また周波数相関係数を用いれば伝送速度（キャリア数）と瞬断率の関係を
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求めることができる。図6．2にその関係を示す。伝送速度を1／10にすると、瞬断率

を1000倍改善できることがわかる。

　次に総合の瞬断率から見たシステム設計例を図6．3に示す（’2）。波形歪およびフ

ラットフェードに対する瞬断率をそれぞれP，，Pnとすると、総合の瞬断率P。はRu

mmlerらの提案により次式で与えられる（13）。

　　p，一（」一P一；　＋」一iT　）2　（6．i）

ただしこの定義はSD受信時に適用される。ルートAは海上区間で非常に厳しい伝

送区間の一例であり、P、が支配的である。例えば4キャリア256QAM方式をこの区

間に適用すると瞬断規格を3倍上回るため、P、，　P。をそれぞれ低減させる必要が

ある。40キャリア伝送によりP、を1／1000に、また符号化利得5dBを有する誤り訂

正技術によりPnを1／10に低減すると、結果としてP。を1／100に低減することができ

る。一方、ルートBはP、に比べP。が支配的な区間である。例えばP、，Pnをそれぞ

れ1／100，1／10に低減すると、P。は20倍向上する。この様にマルチキャリア伝送は

P、を低減する有効な伝送方式である。勿論キャリア数に比例して変復調器の数が

増加するが、LSIの急速な進歩により十分適用できると考えられる。

　次にマルチキャリア伝送の効果を実験的に示す（14）一（16）。図6．4に4一，8一および

40一キャリア用モデムのジクナチャ特性を示す。総合の伝送容量は全て同一とする

ため、それぞれの伝送速度（クロック周波数）は12．5，6．25，1．25MH、である。2

波干渉モデルの遅延時間差は10nsとし、波形等化器には7タップトランスバーサ

ル等化器を用いた。図から明らかなように、一キャリア当たりの瞬断領域は大幅

に低減することができる。例えばノッチ周波数がfo（キャリア周波数）の時、4

から40キャリア方式にすると約20dB落ち込み量を許容できる。図6．5には、フェー

ジングシミュレータを用いた長時間シミュレーション実験による誤り率累積分布

特性を示す。本実験では40キャリア方式は4キャリア方式に比べて約500倍瞬断率

を改善できることを示す。

6．3　歪、干渉の相加特性（2）

　図6．6に示す非再生中継は、中継局において受信信号を無線周波数（RF）帯から中

間周波数（IF）帯ヘダウンコンバートし、ベースバンド（BB）帯での検波再生処理を
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行なわず、再びRF帯ヘアップコンバートし送信する方式である。

　定常時における非再生中継の符号伝送実験を行ない、非線形歪の相加特性およ

び交差偏波干渉の相加に対するXPICの補償特性を示す。送信波には伝送速度1．25

MH。，Ro11・一〇ff率0．5の256QAM変調信号を用い．た。また、図6．7に実験に用いたCAT

V用電力増幅器の入出力特性と三次歪特性（IM3）を示す。その結果、出力Back－off

が15dBの場合IM3は約一60dBであった。バックオフをパラメータとして1中継と5

中継伝送の受信スペクトラムを図6．8に示す。非線形歪の相加を確認することがで

きる。さらに多中継時のBER特性を図6．9に示す。図より電力増幅器の出力Back－o

ffが小さくなるにしたがい非線形歪の影響が大きくなり、特性劣化が生じること

が明らかである。また、中継数とBER・10”4における等価CNR劣化量の関係（図6．

10）から、許容CNR劣化量を例えば0．5dBとすると端局で瞬断規格を満たすために

必要な出力Back－offは最低10～15dBであることが明らかとなった。非線形歪の影

響iのみを考えるかぎりでは最：大5中継まで256QAMのヘテロダイン中継が可能であ

ることを示している。但し、残留誤り特性を向上するにはプリディストーション、

誤り訂正技術の向上が必要である。図6．11には交差偏波干渉を付加した場合の誤

り率特性を3中継まで示す。端局における干渉補償器（XPIC）により、特性劣化す

ることなく多中継が可能であることを確認した。

6．4　隣接チャネル通過干渉（11）

　3チャネル伝送を例にとって非再生中継における隣接チャネル通過干渉（！PAC：

Interference　Passing　Adjaeent　Channe1）を図6．12に示す。帯域フィルタ（BPF）

は、チェビシェフ、バタワース、エリピティック等スタンダードなフィルタが考

えられるが、信号が隣接する場合自信号のみ抽出することは、ほとんど不可能で

ある。この洩れ込み波は隣接干渉と呼ばれ、所望信号がフェードした場合、再生

中継においても特性劣化要因となっている。この隣接干渉は、再生中継の場合復

調前のロールオフフィルタにより除去されるため中継における相加は問題になら

ない。非再生中継の場合、この隣接干渉が合波の際再び自信号に干渉する。すな

わち2波干渉フェージングモデルと同様に、同一信号が分波後（アンテナ放射後）

異なるパスを得た後、合波時（アンテナ受信時）に主信号と合波される。
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次にシステム構成に対するIPACと主信号の関係を述べる。

（1）変調IFローカル共通の場合

　図6．12において、変調信号のIF周波数が同一で（f1・f、・f、〉かっR、・T1・V、＜R、

　・T、・V2＜R，・T，・V，（ただし1中継と2中継めで送信周波数が異なる場合この

　限りではない）の時、CH2主信号とCH1経路およびCH3経路を通過するIPACとの

　周波数差はそれぞれ（T、一T，），（T3－T，）となり、主信号とIPACは非同期状態に

　なる。

（2）RFローカル共通の場合

　f1＜f2＜f，，　R，・R、・R、，　T，＝T，・T，およびVi・V、・V、の時、主信号とIPACの周波数

　差は0となり同期状態になる。

6．5　BPFの設計およびトランスバー一一サル等化器の適用

6．5．1　主信号対干渉波IPACの電力比特性

　無線伝送路の装置内には分波器、合波器（Branching　filter＞、　IF帯一帯域フィ

ルタ（IF　BPF）および低域フィルタ（LPF＞が用いられている。図6．12のBranching　f

ilterには、アンプ、サーキュレータ、高周波帯一帯域フィルタ（RF　BPF＞等が含

まれている。これらのフィルタの中でIPACを決定的に支配するのは中継局のIF　B

PF特性である。中心周波数がf2のIF　BPFを通過するCH2主信号（desired　signa1）

と中心周波数がf1，　f、のIF　BPFを通過するCH2信号の干渉成分IPAC（undesired

signa1）のD／U比（desired－to－undesired　signal　ratio）は次式で与えられる。

．／’　T，（f）・　1　B，（f）　1　2df

D／U＝
　　　．」’［m・T2（f）・　1　Bi（f）　1　2＋n・T2（f）・1　B3（f）　1　2］df

（6．　2）

ここでT、（f）は送信スペクトラム特性を表わす。また、B，（f），B、（f），B、（f）はそれ

ぞれのチャネルのIF　BPF特性を表わす。3キャリアの送信レベルが同一の場合、

m＝n＝1である。

　図6．13に、IF　BPFとしてチェビシェフフィルタを用いた時のBT対D／U特性を示す。

ここで、BTは伝送信号のスペクトラムとフィルタの帯域幅との関係を示すパラメ

・一 P73一
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一夕であり、BTの値を大きくすることは伝送信号に対するフィルタの帯域幅が広

くなることを意味する。図より明らかなようにBTが小さいほどD／Uは向上する。し

かし、BTを小さくした場合、許容リップル値及び所要3dB帯域幅を満足するフィル

タを設計することは非常に困難である。ディジタルマイクロ波通信ではBT・1．6の

IF　BPFが実用的である。この場合、　D／Uは約25dBとなり、　IPACを補償しなければ所

要CNR・31dB（BER・10’4）の256QAM信号を伝送することはできない。よって非再生中

継を実現するためには、フィルタの最適設計とIPACの補償技術を確立することが

必須である。

6．5．2　実験的検討

　256QAM信号、　BT・1．6のIF　BPFを用いて、1非再生中継（2ホップ）の誤り率特

性を測定した。図6．14に2種類のシステム構成（1）変調IF　，・一一カル共通、　（2）

RFローカル共通に対する誤り率特性を示す。復調器には7タップトランスバーサ

ル等化器を併用した。システム構成（1）の場合、IPACを補償することができず、

またIPACの絶対量が増加するに従い劣化量も増加することが明らかとなった。こ

れは主信号とIPACが非同期になることに起因し、フェージング時の干渉波の位相

差が相対的に高速回転する場合、同期検波時のトランスバーサル等化器は干渉波

を除去できない理由と同じであると推測できる。システム構成（2）の場合、IP

ACが存在しない単一キャリア伝送時のBERとほぼ同じ特性を示すこと及びシステム

構成（1）の現象から、主信号とIPACが同期時期にはトランスバーサル等化器に

よってIPACを補償できることが明らかとなった。

6．6　むすび

　マルチチャネル（またはキャリア）ディジタル信号の非再生中継伝送に関して、

特性劣化の主要因になるであろう隣接チャネル通過干渉を検討し、その存在下に

おける誤り率特性を実験的に示した。またフェージング時の波形歪補償に用いら

れるトランスバーサル等化器を適用した場合、所望信号と隣接チャネル通過干渉

が同期状態の時その干渉補償に効果があることを実験的に明らかにした。さらに

特性劣化要因の一つである非線形歪及び交差偏波干渉の影響を256QAM信号を用い

一175一
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た符号伝送実験により明らかにした。その結果、最大5中継まで中継を行うため

には電力増幅器の出力Back－offが最低10～15dB必要であることを明らかにした。

また、交差偏波干渉に対してはXPICにより十分補償可能である見通しを得た。

　今後は、チャネル配置、IF　BPFの設計について最適化を図るとともに、所望信

号と通過干渉波が非同期時のトランスバーサル等化器の構成法を検討する必要が

ある。
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7．　1　まえがき

　最近の20年間で、ディジタルマイクロ波方式はディジタルネットワークの伝送

媒体として急速に発展してきた。周波数利用効率を上げるために、これまでに説

明したように16一，64一および256－QAMといった多値変調方式が開発されてきた（1＞・

〈2）

BこのQAM変調方式は、所要C／N値が増加するものの帯域制限を受けるシステム

にとって非常に効果的であることが証明されている。さらにQAM方式を実現する過

程で、ランダム雑音を低減する誤り訂正（FEC：Forward　error　correcting）および

2章～4章で示した干渉雑音を除去する交差偏波干渉補償（XPIC）技術が確立され

てきた。さらに近年既存のシステムに比べて瞬断率を1／10以下に低減する高信頼

化技術、すなわち超マルチキャリア伝送技術、トレリスコーディング（TCM）および

判定帰還等化器（DFE）などが研究されている（3）’　（4）。

　しかし他ルートからの干渉に対しては、補助アンテナを用いて干渉信号を抽出

し、その振幅と位相を最適に設定した後、主信号と結合させ干渉波を抑圧するベ

クトル相関検出（VCD；Vecter　correlation　detection＞形干渉補償器（5＞が提案され

ているが、干渉波が集中する端局では1台のVCDで対応できないため経済性の点で

問題がある。

　一方、同軸（有線）によるCATVシステムの需要は急速に増大している。しかし

ながら、このシステムは伝送損失とその分岐損失により伝送容量および加入者数

が制限されている。基幹伝送路において同軸ケーブルにとって代った光ファイバ

は広帯域、低損失といった利点を有し分配ネットワークに対しても優れた伝送媒

体を提供する。近年レーザダイオードの動作速度、線形性および相対雑音強度（R

IN；Relative　intensity　noise）特性の著しい進歩により、光キャリアをメインキ

ャリアとしたサブキャリア伝送技術（SCM；Subcarrier　multiplexing）が注目されて

いる（s）一ω）。このSCM伝送はその簡便さおよび経済性から各分野に適用される可

能性を秘めている。さらにサブ＊ヤリアとして無線変復調技術の分野で発展して

きたQAM信号を用いたSCM伝送が最近報告されている（10）・（11）。このQAM信号のSC

一180一

M伝送が検討されている背景には光ファイバの有効な帯域幅は電気デバイスによっ

て制約を受けていることが上げられる。

　また電気情報通信の標準化に関しては、ディジタル同期網（SDH；Synchronous　d

igital　hierarchy＞に対するネットワークノードインタフェース（NNI；Network－no

de　interface＞が日本および世界的規模で標準化されっっある（1　2）。このインタフ

ェースは無線および有線の両伝送路を含めたアドバンスネットワー．．一．“クを支援する

ことができる。

　これらの背景をもとに、本章では大容量の分配ネットワークが可能な256QAMの

SCM伝送を検討する（13）印（18）。本章の主な目的は、光強度変調と直接検波を用い

た256一・　QAM信号のSCM伝送の可能性を示唆することにある。第2節ではまず最初に

一般的な他値QAM信号に対するSCM伝送の概念を示す。さらに無線と光通信技術を

融合したネットワークの構成例を示す。第3節では、2種類のビットレートを有

する256QAM信号に対するBER特性の理論値および実験値を示す。多値QAM信号に対

して耐雑音特性を向上するFEC技術（BCHコード）は、　SCM伝送時のBERを改善する

ことを示す。すなわちFEC技術は伝送距離を増加できる有効な手段となる。さらに

無線信号の平均入力パワーによって決まるレーザーの実効的な光変調度をパラメ

ータとしたBER特性を示す。最後に周波数多重時の基本特性として3キャリア256

－QAMのSCM伝送特性を示す。

7．2　光SCM技術とその適用例

　QAMフォーマットは、大容量ディジタルマイクロ波方式の主要技術であり、図7．

1に示すように多値数（L・2n）を増加するに従いその周波数利用効率は増加する。

またこの利用効率の増加は所要CNR（またはC／N）の増加を促す。例えば多値数L

を4倍にすると、正方形コンスタレーションの場合所要CNRの増加は6dBである。

（付録A一一3参照〉

　所要CNRの増加と共に、図7．　1の破線で示すように平均電力とピーク電力の比で

表わされる電力効率も下がる。この電力効率の低下は、実効光変調度を下げるこ

とになりQAM信号のSCM伝送特性に影響を与える。所要CNRおよび電力効率を改善す

るために、FEC技術に加えて非線形歪面プリディストーター一一一、ピーク電力を下げる
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40
o

8角形コンステレーション等が開発されている。

このようにQAMフォーマットをSCM伝送する場合、周波数利用効率が増加する利点

と所要CNRが増加すること、および電力効率が下がる欠点があることを踏まえてシ

ステム設計する必要がある。

　図7．2にSCM伝送の基本構成を示す。　QAM無線信号のサブキャリアはコンバイナー

において周波数多重される・この周波数多重されたQAM信号の電気信号は直接レー

ザダイオードの駆動電流を変調する。図7．3に示すようにこのレーザは入力電気信

号に比例する変調された光出力を発光する。一般的に、光変調度は光平均出力と

ピーク出力を用いることによ？て定義されている。しかしながらQAM信号の場合、

多値信号に比例する光出力となるため実効的な光変調度は先に示した電力効率の

平方根が乗じられた値になる。受信側では、例えばフォトダイオード（PIN）などの

光検出器により線形性を保ったまま光信号から電気信号に変換し、復調器により

所望のベースバンド信号が得られる。

　図7．4にはSCM技術を適用し無線と有線（光ファイバ）を結合したネットワーク

構成例を示す。　（1）は無線と有線伝送路のパラレル（ハイブリッド）形態であ

る。新しく統合されているSDHシステムは光ファイバリンク、ディジタル無線リン

クおよびディジタルクロスコネクト等から成りたっている。基幹伝送路等におい

ては無線リンクと光ファイバリンクは相補的な役割を担っている。たとえどちら

か一方のリンクが途絶えたとしてももう一方のリンクが正常に機能することによ

りネットワークの信頼性を維持することができる。同様に既存の光ファイバリン

クを利用し（ケーブルが無い場合は増設する）、例えば切替ダイバーシチを目的

としたSCMを適用することにより回線品質の向上を図ることができる。さらには光

ファイバを用いない光ビーム通信によるダイバーシチ受信も検討され始めている

（1　9）　o

　図7．4一（2）には、光フィバリンクを基幹路として無線による多数の分岐ルート

（ターミナル〉を内包するティー一一．ネットワーク構成を示す。光ファイバリンクく

による全てのターミナルとの結合は、その導入コストが高くなる理由によりかな

り困難と考えられる。特に移動無線への適用を考えたとき無線リンクなしで柔軟

なネットワークを作ることはできない。基幹伝送路を光ファイバで構築した場合、

分岐ルートは双方向通信が可能なティーカップラにより与えられる。各ターミナ
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ルと分岐部（タップ）には送受信装置が必要であり、特に分岐部の送信機には光

／電気変換器が、また受信機には電気／光変換器が実装されている。新しいター

ミナルはバイパススイッチとティーカップラーを挿入することで容易に増設でき

る。ただしシステムを設計する際にはカップラーロス、光電力損失、光反射等の

多くの問題を検討しなければならない。しかしながら、この無線リンクと光ファ

イバリンクを結合しかっSCM技術を用いた分配ネットワークは多くの魅力的なアプ

リケーションを提供し、巨大な加入者系ネットワークに有効となるであろう。

　図7．4一（3＞には、無線通信における干渉波の低減を目的としたSCM技術の適用例

を示す。無線通信路の増加に伴い大都市内の端局では多数のルートから電波が受

信される。アンテナの分岐角のマージンも少なくなり、反射、送受問干渉等によ

る伝送特性の劣化が予想され、また他ルート干渉の実測例が幾つか報告されてい

る。そこで分岐角が十分とれる中継局では光ファイバリンクを用い、その先の中

継局へは電波で中継する。現在大都市に敷設されている環状形の光ファイバと現

状の無線中継局の資産をそのまま使用できるため経済的にも優れている。このよ

うに、端局に干渉波除去装置を必要とせず、マイクロ波信号を光ファイバ内に閉

じ込める方式は、電波干渉が問題になっている都市圏で積極的に採用されるであ

ろう。

7．3　256QAM信号のサブキャリア伝送

7．3．1　256QAMの誤り率特性
　グレイ符号を用いた256－QAM信号の平均BER特性は、　CNR（C／N）をパラメータとし

て表わすことができる。

P÷eげ・（［響）

ここでerfc（x＞は誤差補関数を表わし次式で与えられる。

一一 P86一一

（7．　1）
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　　　erf・（・〉・÷∫e－t㌦’　（7・2）

　　　　　　　　　　　　X

次に誤り訂正の効果について述べる。BCHコードは、複数誤りを訂正できるランダ

ム誤り訂正のサイクリックコードの一つである。送信側の符号器（エンコーダー）

は、変調前に冗長ビットを付加することによって源信号のブロックを符号ブロッ

クに変換するものである。本章では、付録A－4で示した近似式によって誤り訂正後

のBERを計算する。2種類の256QAM装置を検討対象とし、理論値と実験値の両方の

BER特性を図7．5に示す。一つはシンボルレートが1．25MH、で2重BCH（符号化率R

＝239／255）を用いる。この場合受信の信号帯域幅は約△f＝2MH、である。他方は、

シンボールレートが6．25MHzで1重BCH（R・247／255）を用い、その受信信号帯域幅は

約△f＝10MH。である。またベースバンドフィルタはナイキストタイプでそのロール

オフ率は0．5とする。例えば2重BCHコードを用いると、10’‘，10’iOにおける符号

化利得はそれぞれ2d　B，4dBが得られる。

　誤り訂正を多値変調を組み合せたトレリス符号化変調（TCM；Trellis－coded　mod

ulation）技術の研究は最近ディジタルマイクロ波方式の分野で盛んに行なわれて

いる（20）一　（22）。また、高い符号化利得を有するTCM用VLSIの開発も報告されてい

る。TCMを用いた場合の漸近利得は次式で与えられる。

　　　G・101・g〔iiiii÷〕　　　（7・3＞

ここで、d，ree，。2およびd，re，，．2はそれぞれ符号化、非符号化の2乗ユー一一クリッ

ド距離を表わす。またEs，，およびEs，。はそれぞれ符号化、非符号化の平均信号電

力を示す・図7．6には、信号帯域を拡大せず信号点を倍にするC512QAMと信号点を

増加せず信号帯域幅を拡大するSPORT256QAM（SPORT；Signal　Point　Reduced　Trell

is－coding＞のBER特性を示す（s》。参考文献［21，22］によれば、256QAM信号を維持し

たまま（512QAMに多値数を増加することなく）シンボルレートを8／7に増加する方

式において、Ungerboeckの状態数64および符号化率2／3を用いると、　BER・10’4にお

いて4．7dBの符号化利得が得られる。

一189一
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7．3．2　光ファイバ通信におけるCNR特性

　光ファイバを用いたSCMシステムにおける雑音の主要因は、相対強度雑音（RIN；

Relative　intensity　noise）（23）、受信機のショット雑音およびガウス雑音である。

RINの定義は付録A－5に詳細に説明する。一つのサブキャリアのCNR特性は次式で与

えられる。

　　　　　　　　　　　　　　1

CNR　＝

一　（MMGrPr）2
2

（“tTF　＋2e｛（G．p，＋ld．）M2’X＋lctu｝　＋RIN（MGrPr）2）Af

（7．　4）

ここでm　：実効光変調度で0＜m〈1の範囲

　　　M　：APDの受光素子を用いた時のアバランシェ利得

　　　G，：PDの受光感度（mA／mW）

　　　P．：光の平均受信電力（mの

　　　k　：ボルツマン定数1．38x10’23（J／k＞

　　　T　：絶対温度（kelvin＞

　　　F　：電気アンプのフロントエンド雑音指数

　　　R、：PDの負荷抵抗（Ω）

　　　e　：電子荷重1．6×10－19（Coulomb）

　　　Idm：APDの暗電流の増幅項

　　　Idu：APDの暗電流の非増幅項

　　　x　：アバランシェ利得の過度雑音

　　　△f：サブキャリアの受信帯域幅

レーザダイオード（LD）から生じる光出力パワーは入力の駆動電力に比例する。

実効光変調度mはこの駆動電力を与える平均入力電力Pinによって定義される。

（7．　5）

m　＝＝

1，一1，h

一192・一

縫…一二白白．灘灘、二三雛彌灘欝i購 灘

ここでIb　：LDのバイアス電流

　　　Ith：しきい値電流

　　　　R　：LDの入力インピーダンス

本章で取り扱うLDは、　Pin・＋10dBmの時m・0．5である。

　16一，64一および256QAMに対する平均光受信電力対BER特性の計算結果を図7．7に示

す。CNRは受信電力の2乗に比例することから、256QAMの許容できる光受信電力は

16QAMと比べると6dB劣化する。しかしながら、光出力パワーをOdBm，また光ファ

イバ損失を0．4dB／㎞とすると、帯域10MH、を有する256QAM信号は約40・km伝送するこ

とができる。

　実験ではPIN－PDを用いた。その受信感度Grは0．6でCNRの定義式（7．4）におけるア

バランシェ利得Mは1とする。実験系のブロック図を図7．8に示す。

図7．9に△f・10MH。で1重BCHおよび△f・2MH。で2重BCHを用いた256QAM信号の光受

信電力対BERの実測結果を示す。さらに理論値を破線で示す。いずれの場合も、　B

CHコードの使用は非符号化に比べてその伝送特性を改善する。　BER＝10一’Oにおいて

4dBの符号化利得を有する2重BCHコードは光受信電力を2dB改善する。また図7．9

からBERは受信帯域幅△f、すなわちシンボルレートおよび符号化率に敏感である

ことがわかる。非符号化のBER特性で比較すると△f・2MH、の256QAM信号は△f・10M

H。と比べて光受信電力を約3。5dB改善する。このより小さい信号帯域幅によるBER

の特性改善は、式（7．4）より容易に説明できる。しかしながら総合の帯域幅は同

一とし一波当りの信号帯域幅を減少するマルチキャリア伝送方式を用いると相互

変調歪による劣化が生じる。すなわち信号帯域幅の減少によるCNRの改善と相互変

調歪の増加は相反するものである。

　図7．10には、実効光変調度mをパラメータとして光受信電力対BER特性を示す。

シングルキャリア伝送の場合、m・0．706の時伝送距離は最長となる。　mをさらに増

加させると過変調により特性は急激に劣化する。図7．11には、BER・IO’4および10

－9�梠ｫする実効光変調度m対受光電力の関係を示す。変調度mを1／10に低減す

ると許容できる受光電力は10dB減少することがわかる。例えば50Mb／sの256QAM信

号を10㎞伝送する場合、変調度mは0．05で十分である。さらにBCHより符号化利得

の大きいTCMを適用すれば、さらに伝送距離を改善できる。図7．10，7．11から明か

なように、理論値と実験値は良く一致しており、理論値の妥当性を確認すること

一193一
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Experimental　data：
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　　図7．11　光変調度と光受信電力の関係
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ができた。

　光デバイスに対するCNR特性を図7．12および図7．13に示す。アバランシェ利得と

受光感度の高いAPDはPINに比べある光変調度に対して高いCNRを与える。例えばシ

リコンAPDとPINを比較するとCNRにおいて20dBの差がある。しかし現在では動作周

波数の高速化の観点からlnGaAs一一PINが実用的である。

　図7．13はRINをパラメータとしたCNR特性で、　RINが小さい程高いCNRを与える。

逆に言うと、RINの大きいデバイスは熱雑音、ショット雑音に係わりなく伝送特性

を制限する。

7．3．3　マルチチャネルのSCM伝送特性（16）’（24）’（25）

　一つのレーザを全てのサブキャリアで共通に使用することにより、異なる周波

数のRFサブキャリアを同時に光ファイバ上で伝送することができる。受信側では

PDによる検波後BPFによって所望チャネルを選択すれば良い。この場合電気段の信

号処理は従来の無線技術を応用すれば良く、経済的に優れ種々のアプリケーショ

ンが可能な分配ネットワークを構築できる。しかしながら、マルチチャネルのSC

M伝送は幾つか解決すべき問題があり、特に相互変調歪特性をシステム設計上考慮

する必要がある。レーザの非線形歪によって生じる相互調整歪（IMD；lntermodula

tion　distortion）はSCMシステムを事実上制約する。シングルオクターブ帯域内に

おいてはf、＋f、一f、タイプのIMDが支配的である（26）。　（付eq　A－6参照〉

　それぞれのチャネルのレーザへの入力電力は次式を満足するような選ばねばな

らない。総合の光変調度をm。、それぞれのチャネルの変調度は均一でmとすると、

mT＝NiZ）　・m （7．　6）

で与えられる。ここでNはチャネル数、また0．5≦β≦1である。多数のチャネル

を用いる時、m。はRMS（Root　Mean　square）ルールにより（β・0．5）決定される。140

MH。帯の256QAM信号の3キャリアを用いてマルチチャネルSCM伝送の基礎実験を行

なった。ここでは図7．14に示すようにIMDが小さくBERの劣化を生じないIF帯の範

囲を選んでいる。図7．14には2トーンテストによる3次歪（IM3＞の実測値もプロッ

トしている。
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　図7．15に、BER・10’4を満足する総合変調度m。と受光電力の関係を示している。

図中にはβ・0．5およびβ　・1に対する理論特性を含んでいる。実験値はm・がβ・0．5

によって決まる理論値に近い値を示すことが確認された。m。とmが固定の時、3

キャリア伝送の所要受光電力はシングルキャリア伝送のそれに比べ約2．5dB増加す

ることがわかる。

7．3．4　伝送距離特性（13）

　ここでは無線分野で開発された信号補償技術の光ファイバ伝送距離に対する伝

送特性について述べる。無線装置にはクロック周波数1．25MHzおよび6．25MH。の25

6QAM変復調装置を用いた。補償装置として、誤り訂正回路（2重BCH，符号化変調

SPORT）、7タップトランスバーサル等化器およびRF帯プリディスト一志を用いた。

光送受信器には10GH。まで動作可能なE／0，0／E変換回路を、また伝送路には1．3μm

シングルモードファイバを用いた。図7．16に示すように、E／0および0／E変換器を

介した場合のSNR特性から無線信号の線形性は保持されていることがわかる。例え

ば0／Eの入力レベル差が12dB（＋2dBmと一10dBm）の時、　SNRの差は24dBである。

　次に誤り訂正とトランスバーサル等化器による許容可能な伝送距離の改善効果

を示す。

　（1）誤り訂正技術　所要C／Nを約2dBおよび5dBそれぞれ低減する2重BCH（255／23

9＞およびSPORT（帯域拡大8／7）を用いて、　E／0変換無線入力信号レベル対伝送距離

特性を図7．17に示す。最適入力レベルの時、誤り訂正無しの特性に比べ2重BCHお

よびSPORTを用いた場合それぞれ6km，12km伝送距離が拡張できることが明らかに

なった。

　（2）等化技術　信号の位相と振幅を調節し誤差を最小にするトランスバーサル等

化器の補償効果を図7．18に示す。等化器無しの特性に比べ約3km伝送距離が改善

されることが明らかになった。

7．4　むすび

　光強度変調を用いる256QAMのサブキャリア伝送特性を示した。信号帯域幅が2

MH。で2重BCHコード付きおよび10MH、で1重BCHコード付きの256QAM信号に対して
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その伝送特性の理論値と実験値は良く一一致することを示した。ビットレート50Mb

／sの256QAMのサブキャリア信号は、送信の光出力パワーがOdBmの時約40km伝送で

きる。電気段の誤り訂正技術の一つであるBCHコードはSCM伝送に対しても効果が

あり、例えばCNR－BER特性で4dBの符号化利得（BER・10”o）を与える2重BCHコード

は、許容受光電力を2dB改善する。

　3キャリアのSCM伝送実験から、総合の光変調度は各キャリアの光変調度のRMS

ルールに従って決定されることが明らかになった。シングルキャリアのSCM伝送特

性に比べて、3キャリア伝送の場合許容できる受光電力は2，5dB劣化する。

　以上の検討結果から高度な無線変調技術と広帯域かっ低損失な光ファイバ伝送

技術の両方を結合するSCM通信方式は、経済性に優れポイソトーマルチポイント通

信などの新しいサービスを可能とするであろう。この研究はSCM伝送の第一ステッ

プとして大容量通信を意識した256QAM信号を取り上げ、その可能性を示したもの

である。
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結 訟面冊

　本論文は、ディジタル無線通信の伝送容量増大と周波数利用効率の向上を同時

に実現するための直交偏波共用における干渉波補償技術について、また経済性、

ネットワーク構築の柔軟性を向上するための通信方式および干渉波補償技術につ

いて、筆者がその設計法の確立から実用化に到るまでの研究成果をまとめたもの

である。

　21世紀を目指した基幹通信網に対する基本的考え方は、信頼性を常時保つ基本

条件に加えてユーザーが自由にサービスを選択できることである。そのためには、

大容量伝送が可能であることが重要な条件となる。この場合、資源、即ち無線系

通信において周波数が資源に相当し、これを効率良く利用せねばならない。さら

に、ユーザからは個性的で多様な要望が寄せられることが予想され、無線系にお

いても迅速にそのユーザニーズに応えていかなければならない。

　ディジタル無線通信の分野では、上記要求を満たすために直交偏波共用による

256QAM伝送の研究開発を進めた。しかし、256QAMの採用は所要C／Nの増加を招き、

またマルチパスフェージング、アンテナの不完全性などの不具合によって伝送特

性が大きく劣化するため、高精度な交差偏波干渉補償器の開発が望まれた。

　また、ネットワークの柔軟性を向上させるために中継局の簡易化・汎用化を実

現する必要があり非再生中継が検討されているが、信号を復調することなく分配

・合成を行なうためこれまでの再生中継方式で存在しなかった隣接チャネル通過

干渉を解決する必要が生じた。さらに、電波が集中する都市内の無線端局では他

ルートからの電波干渉が発生するため、その干渉波対策が求められた。

　そこで本論文では、周波数選択性フェージングに対する交差偏波識別度、フェ

ージング速度およびトランスバーサルフィルタの特性を考慮しつつ、交差偏波干

渉補償器に関する研究を取り上げた。また隣接チャネル通過干渉については、所

望信号と干渉波の周波数同期に着目しつつ、トランスバーサル等化器の改善効果

に関する研究を取り上げた。さらに他ルート干渉に関しては、光ファイバの急速

な普及と干渉波を受けないシステムに着目し、無線変復調技術と光通信技術を融

合させたサブキャリア伝送を取り上げることにした。
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　本論文においては・交差偏波干渉補償器の理論解析を通じて改善効果を定量的

に明らかにし・それをもとに開発したトランスバーサルフィルタLS【を内臓する装

置を試作した。伝送実験の結果、D／U換算で20dBの改善効果が得られ256QAMの直交

偏波共用伝送を実現することができた。以下、本研究によって得られた結果及び

考察を各章ごとに分けてまとめとする。

　第2章では、トランスバーサル形交差偏波干渉補償器の改善効果を理論的に検

討した。フーリエ級数展開法を用いてXPD（または交差偏波干渉波と参照信号の周

波数特性比）の周波数逆特性からD／U改善効果を算出する方法を提案し、トランス

バーサルフィルタの最適タップ数の決定法を示した。また、一例としてIF帯SAWフ

ィルタの検討を行ない高速な符号速度に対してトランスバーサルフィルタを精度

良く実現できる設計法を示した。

　第3章では、第2章で提案した改善効果算出法を拡張し、直交偏波信号の周波

数相関に対する交差偏波干渉補償器の特性を明らかにした。また新たに、自信号

の波形歪を等化するトランスバーサル等化器を併用した場合のXPD周波数特性に対

する交差偏波干渉補償器の特性を検討した。また、参照信号の周波数特性に対す

る検討を加え、総てのフェージング事象に対する補償器の改善効果および補償後

の絶対D／U値を明らかにした。

　第4章では、高速フェージングに対応できる交差偏波干渉補償器の制御アルゴ

リズムSBS法を提案した。　SBS法は定常時の安定性とフェージング時の高速応答性

を満足することを理論的に示し、室内模擬実験および長期符号伝送実験により多

大な効果があることを確認した。また、ディジタル演算により干渉補償を行なう

場合アナログ／ディジタル変換法として識別範囲拡大法を提案し、D／U改善効果が

従来と比べ10dB向上することが明らかとなった。

　第5章では、判定帰還フィルタの交差偏波干渉補償器への適用について検討し

た。判定帰還等化器と同様、主信号または参照信号における2波干渉モデルの相

対振幅比が1に近づくほどその効果は大きくなり、干渉除去能力に優れているこ

とを示した。さらに判定帰還フィルタおよびMSE制御が可能で28タップを1チップ

に内蔵した高集積LSIを紹介した。本LSIを用いれば従来に比べ約ユ／4に小型化でき

装置の経済化に貢献できる見通しを得た。

　第6章では・非再生中継伝送における隣接チャネル通過干渉の概念を示し、チ
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ヤネル間の変調ローカルおよび共通RFローカルの同期、非同期に対する隣接チャ

ネル通過干渉の振る舞いを明らかにした。所望信号と隣接チャネル通過干渉との

周波数同期が確立しいるときトランスバーサル等化器がその補償に有効であるこ

とを実験的に示した。また・シングルキャリアの多中継伝送実験により端局の交

差偏波干渉補償器が十分効果を示すことも明らかになった。

　第7章では・他ルート干渉を防止する通信方式として光ファイバ通信を応用し

たサブキャリア伝送について検討し、光変調度および信号帯域幅（ビットレート）

に対する伝送特性を理論および実験により明らかにした。さらに無線技術である

ブロック符号を用いた誤り訂正BCHの適用を検討しその効果を検証した。
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［付録A－1］

　トランスバーサルフィルタの重み付け法は、直接計算法（プリセット形）と逐

次的手法に大別できる。逐次的手法にはよく知られたZF（Zero－forcing）法、　MSE

（Mean　square　error）法などの時間軸上の制御アルゴリズムがあり、伝送路が変動

するディジタルマイクロ波方式にもこの方法が主に採用されている。第2章と第

3章では直接計算法を取り上げ、さらにα。・β。なる簡便法を用いてXPICの特性を

評価している。以下に本手法の妥当性を示す。

　式（3．9＞においてMv－1（f）・1と仮定し、伝達関数M．（f＞，XH（f）それぞれのフーリエ

級数展開係数値をd。，x。とすると、（2N＋1＞タップを有するXPIC内のトランスバーサ

ルフィルタのタップ係数α。は次式の行列式を解くことにより得られる。

Nα

●

●

0α

●

●

Nα

N2「
d●O●●O

d

●●

●●

N
d●O

d●Nd

●●

●O

O
dO●●●N2

d

ここで行列S＝D一！を定義する。

N2｝
S●●●●O

S

●●

●●

N「
S●O

S●N
S

●●

●●

O
S●●●●N2

S

一1
N一X

●

●

OX

●

●

NX

2
d■●●●O

d

●●

●●

N
d■●O

d●●N
d

●●

●●

O
d●●●●N2

d
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一1

（A．　1．　1）

（A．　1．　2）

さらに変数kをパラメータとしてα。は次式で表わされる。

　　　　　N
　　　an＝＝2　Sn－k’Xk
　　　　　k＝一N

（A．　1．　3）

一方、N→。。とした無限級数表示による係数β。は同様に次式となる。

　　　　　　
　　　βn＝Σ　Sn＿k。Xk　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．1．4＞
　　　　　k＝一〇〇

もしM。（f＞＝1とすると、α。ニβnとなることは明らかである。

またディジタルマイクロ波通信では以下の条件が成立する。

lS。1＞IS±11，IS±21，…　およびIS。1＞lx。1 （A．　1．　5）

この仮定のもとで簡便法α。ニβnを用いている。　（ただし正確にはαn・一βnとなる

が、センタータップα。を対称にタップ数を決めているため改善効果を算出する時

問題にならない。）

［付録A－2］

受信機におけるXPIC補償前のD／Uの逆数をUi／Dとすると、その値は次式で与え

られる。

U，／D一んllii；1ドdf一い（f）M・（f）1・df

一方、XPICによる干渉波補償後のU、／Dは次式で示される。

u，／D　一　f，，　1 Xv（f）Ev　（f）　一　MH（f）Kv（f）
　

ldf

（A．　2．　1）

Mv（f）Ev（f）

一ムfiY・（f）M・（f＞一K。（f）M・（f）12df

・一Q15一

（A．　2．　2）
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すなわち、D／Uの改善量D／U、はU1／DとU、／Dの比で表わすことができる。

D／U，＝＝　（U，／D）／（U，／D）　一　U，／U， （A．　2．　3）

例えばM・（f）ニ1の解析パターン＃2に対しては、改善量D／U、は所望周波数特性と残

留周波数特性の電力比で表わすことができる。

D／U，　＝

f，tsfl　Y，（f＞　1　2df fAf　l　Y．（f）　1　2　d　f

・fAfl　YA（f）一Kv（f）　1　2　df fAf　l　R（f）　1　2　df

（A．　2．　4）

［付録A－3］

　方形QAMフォーマットの最大ピークパワーを1と仮定すると、平均電力は次式

　で与えられる。

　16QAMの場合

　　　　1　　16　5　5　　　　一　Σr置2＝　一　d2＝　｝　　　　　　　　　　　　 （A．3．ユ＞

　　　　16　i＝1　2　9

64QAMの場合

　　1　64
　　一’一一’　2rt2＝

　　64　i＝1

256－QAMの場合

　　1　256
　　”一h　2ri2＝
　　256　i＝1

一一@d2．　一
2　　　　　7

85　17一　d2．　一

ここでdは最小信号間距離、r、は信号点を表わす。

一216一一

（A．　3．　2）

（A．　3．　3）

［付録A－4〕

　拘束長L（・28－1＞の中でi個の誤り訂正が可能なBCHコードに対して、平均BE

　R，P・，は次の近似式で求められる。ただしP〈（2i＋1＞／しとする。

　　　　　　1　　　　　　P　　　　　P　　　　　P
　　　Pbニ　　一　　｛5F　（　一　）　＋F　（　一　）　＋F　（　一　）　＋F（P）｝　　　（A．4，1＞

　　　　　　4　　　　　　8　　　　　4　　　　　2

　ただし

　　　F（p）．　（十．　）　pt（1－p）L－t　．g－1／一．ii－ll．一1　（A．4．2）

　ここでPは復号前のLSB（Least　significant　bit）のBERを与える。例えば256Q

AM信号の場合上位から第4ビットめがLSBとなり、Pは次式で与えられる。

［付録A一一5］

　相対強度雑音RINは光出力の強度変動の2乗平均と平均の光強度出力の2乗の

　比で与えられる。また、RINは（1，／1，、一1）一8に比例することが知られている。

　ここで1、はレーザのバイアス電流、1，hはしきい値電流を示す。

　　　　　　五下・

［付録A－6］

　電気段における所望信号と3次相互変調歪の比は次式で与えられる

IMs

M，

4
m

－
」
脹

（（S）‘一　t　（e）2）2，4．2f6 T　p2

fr4

g（f）2g（2f）2

一217一

（A．　6．　1）
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ここでg（f）は

g（f）＝　（（（i一；）2　．i）2　＋　（2－E’E－g－E－g，gcf）2）’／2

である。ここでf．はレーザの共振周波数、

係数およびg。は利得係数である。

一218一一

（A．　6．　2）

τ，は光子の寿命、g。は不飽和利得
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［特許〕

（1）自動トランスバーサルフィルタ　60－274980

（2）等化器リセット方式　59－190255

（3＞ディジタル形直流ドリフト補償回路　60－114379

（4）交差偏波間干渉補償回路　61－116114

（5）トランスバーサルフィルタ制御回路　61－112511

（6＞多値識別方式　61－263660

（7）ディジタル復調方式　外国特許

　　　ADIGITAL　SIGNAL　DEMODULATION

　　　アメリカ　050．664　　カナダ　537．424

　　　フランス　8706979　　オランダ　87．01192

（8）交差偏波受信機　62－332104

（9）等化器　63－313350

（10）トランスバーサルフィルタ制御回路　1－145846

（11）交差偏波干渉補償回路　1。181829

（12）自動等化器　1－325185

（13）適応等化器　2－97926
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（14）無線送受信機　2－64120

（15）無線中継装置　2－227137

（16）送信出力制御方式　2－62660

（17）送信電力制御方式　2－73474

（18）移動：通信方式　2－75889

（19＞コードレス通信方式　2－75891

（20）通信方式　2－75890

（21）移動通信方式　3－178243

（22）移動通信方式　3－198274

（23）移動通信方式　3－249471

（24）ダイバーシチ送受信方式　3－285548
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