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概要

　移動通信システムの伝搬路では、直接波以外にも建物や大地からの反射波が存在

する環境が一般的であり、受信点においてこれら複数の到来波が干渉しあうことに

よりマルチパスフェージングが発生する。マルチパスフェージングは、受信信号強

度の空間的な変動、伝搬経路の遅延時間差に起因するディジタル信号波形の歪み、

等を発生させ、その結果として通信品質が劣化する。本論文は、マルチパスフェー

ジングをモデル化するための伝搬モデルと、マルチパスフェージングが発生する環

境においてもより安定した通信を提供するためのフェージング対策技術を主たる研

究テーマとしている。

　伝搬モデルについては、マルチパスの遅延時間差に関する二つの伝搬モデルを提

案している。まず最初に、送信点と受信点が見通しとなる環境である仲上ライスフ

ェージングを対象とした遅延時間差に対する伝搬モデルを提案している。送受信点

間が見通し外となるレイリーフェージング環境に対しては、マルチパスによるディ

ジタル信号伝送特性に対する影響およびその影響をモデル化する伝搬モデルについ

て、本研究以前に既に明らかにされていた。それに対して本論文では、仲上ライス

フェージング環境におけるマルチパスの遅延時間差の影響を理論的に明らかにし、

それを簡易にモデル化する方法を新たに提示した。次に、遅延時間差に関するより

現実に近い伝搬モデルとして広帯域伝搬モデルを提案した。本モデルは、近年開発

が進められているCDMA移動通信システムへの適用を目指したものである。従来

方式に比べて広い帯域を用いて伝送するCDMAのような方式では、マルチパスの

遅延時間差に対する識別能力が高く、その結果として遅延時間差についてより現実

に即した伝搬モデルが必要となる。本論文ではこれに適用可能なモデルを提案して

いる。提案伝搬モデルの理論的根拠を示すとともに、CDMA移動通信システムに

おけるシステムシミュレーションへの適用方法を明らかにした。また、屋外フィー

ルド実験結果と、シミュレーションによる評価結果の比較を行い、本提案モデルの

妥当性を確認した。

　マルチパスフェージングの対策技術については、CDMA方式を対象とした二方

式および海事衛星通信を対象とした一方式を提案した。それぞれの提案方式の原理

について理論的考察を行うとともに、その性能に関する定量的評価を行った。二つ

のCDMA移動通信システムを対象とした方式は、両者ともスペースダイバーシチ

受信とCDMA方式が本来有しているRAKE受信技術を組み合わせたものである。

この両方式の原理を述べ、広帯域伝搬モデルを用いたシミュレーションを行うこと

によって性能を明らかにした。海事衛星通信システムを対象としたフェージング対

策方式は、移動局側でのスペースダイバーシチ構成と開ループのアンテナ制御を組

み合わせたものであり、対象とするシステム内の誤り訂正符号の効果を促進させる

ことによってマルチパスフェージングの影響を低減するものである。この方式の性

能を計算機シミュレーションにより定量的に評価した。
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パスダイバーシチの実効枝数

遅延プロファイル

所望局の信号電力

遅延時間τたのチップにおける所望信号受信電力
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基地局と移動局襯の間の伝搬路の周波数伝達関数
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移動局の変位
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Erpモデルの統計的表現における先行波の瞬時位相

Erpモデルの統計的表現における遅延波の瞬時位相

基地局側での受信信号到来方向分布の平均値［アンテナ配置方向を基準］

海面反射フェージング軽減方式における移相器2の位相量

ハイブリッドダイバーシチにおける合成後α1

単一アンテナ受信時の平均α1

波長
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移動局の移動に対するフェージングの自己相関関数（空間相関係数）

Erpモデルの2波時間表現における先行散乱波と遅延散乱波の相関
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基地局側の受信位置の変化に対するフェージングの空間相関係数

受信電力値の周波数特性の相関

Erpモデルの統計的表現における先行散乱波の平均電力の1／2

ETPモデルの統計的表現における遅延散乱波の平均電力の1／2

マルチパス波電力の1／2

基地局側での受信信号到来方向分布の標準偏差
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パス∫の遅延時間の初期値

拡散符号のん番目のチップに対応する遅延時間

仲上ライスフェージング環境の直接波を基準とした散乱波成分の平均遅

延

遅延スプレッド

各パスの電力関数P∫（τ）について電力が1／8になる遅延時間

撚目の到来波の到来角度

振幅値のdB表現
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1．序論

1．1研究の背景

近年、移動通信サービスは国内外を通して飛躍的に発展している。図1．1は代表

的な移動通信サービスである携帯電話と自動車電話をあわせた移動電話口1サービ

ス、およびPHSサービスについて、日本国内における過去10年間の加入者数の推

移を示している［1］。同サービスの総加入者数は西暦1999年中に5000万人を突破

し、今後もその加入者数をさらに増加させるものと予想されている。

加入者数

5000万

4000万

3000万

2000万

1000万

　　　　O
　　　　　　l989！1　199011　1991／1　199211　199311　1994！1　1995！1　1996／1　1997／1　1998／1　199911

　　　　　　　　　　　　　　　　西暦／月

図1．1日本国内における移動電話サービスとPHSサービスの加入者数の推移
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図1．1において、1995年頃から加入者数が飛躍的に増加したことがわかる。これ

には、収容可能な加入者数を増加させる新しいシステムおよび技術の開発ととも

に、端末の売り切り制の導入および新規通信事業者（NCC）の市場参入によって通

信料金が急激に低下したことなどが理由に挙げられる。また、大幅な加入者増ぽ

主にディジタル方式の新規加入者獲得によって実現されていることがわかる。

移動通信は無線伝送路を用いる通信である。その通信容量は使用可能な周波数

帯域幅によって制限される。図1。1に示したような急激な加入者増に対応するため

注1

{論文では、携帯電話と自動車電話の総称として「移動電話」と呼ぶ。この言葉はたとえば文献［2］等に

おいて使用されている。
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に、有限な周波数帯域を効率的に使用可能な新しい移動通信方式の研究開発が精力

的に進められてきた。この研究開発には、端末側の技術から、基地局およびネット

ワークの技術、さらには効率的なアプリケーションの開発まで種々の要素が含まれ・

る。

本研究が最終的に目標とするものも「有限な資源である周波数の有効的活用」で

ある。本研究では、この目的を実現するために克服しなければならない種々の課題

の中から、移動通信が用いる無線伝搬路部分に焦点をあてる。

なお、移動通信サービスには、移動電話サービスおよびPHSサービスの他、短

メッセージを主目的とする無線呼び出しサービス（ポケベル）、業務用を主目的とし

たMCAサービス、衛星を用いた移動通信サービス（陸上移動、航空、海事）等も含

まれる。本研究ではその中から、移動電話サービスやPHSサービス等を提供する

地上系移動通信システムと、海事衛星通信システムを対象とする。

1．2移動通信システムの概要

移動通信システムでは限られた周波数を用いて多くの加入者を効率的に収容する

ために種々の技術が用いられている。ここではそれら技術の中から本研究にとって

関連の深い幾つかの技術の概要を説明する。

基地局

□撰

襲
　
　
ポ
齢

日．□

鉋

目□

圓 ぷ
　

　
圓
　
　
□

　
　
雛

□

　　　　　　　　　　　　　　　セル半径
1つの基地局の　　　　　　　　　　　　移動電話：1km～10km程度

サービスエリア　　　　　　　　　　PHS：数十m～数百m
（＝セル）

　　　図1．2セルラ型移動通信システムの概念図
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移動電話システム、PHSシステム、　MCA無線システム等の陸上移動通信システ

ムでは、セルラ（Cellular）方式と呼ばれるシステム構成が用いられている。セルラ

方式は、目標とする全体のエリアを、複数の基地局によるサービスエリアを用いて

カバーする方式である。図1．2にセルラ方式の概念図を示す。全体のセル配置が動

物の細胞の配置のように見えることから、一基地局のサービスエリアをセル、この

ようなセル配置方式自体をセルラ方式等と呼ぶ。米国等では、単に「セルラ」とい

う言葉カミー般の日常会話において直接携帯電話を指す言葉として広く使われてい

る。セルラ方式において、ある一つのセルにおいて使用した周波数は、干渉を生じ

ない程度に十分離れた別のセルにおいて再使用することが可能である。これによっ

て周波数利用効率（単位周波数帯域あたりに収容可能な加入者数）を高めることがで

きる。セル半径は、移動翻システムで通常1㎞から10km程度、　PHSシステムで

は数十rnから数百m程度、　MCA無線システムでは一般に移動電話システムよりも

やや大きい。PHSシステムのようセルを小さくすることによって、一つの周波数

のくり返し使用頻度が向上し、システム全体として周波数利用効率を向上させるこ

とが可能である。このようなシステム設計法を「マイクロセル方式」と呼ぶ。最近

ではさらに小規模なセルを用いる「ピコセル」の概念も提案されているが、小セル

化は一定のエリア全体をカバーする基地局数を増加させるので、経済性の観点から

はトレードオフとなる。マイクロセル方式に比べて比較的セル半径の大きい移動電

話システムやMCA無線システムのセルは「マクロセル」と呼ばれることがある。

表1．1各移動電話システムおよびPHSシステムの技術概要

システム
アナログ

ｩ動車電話
TACS PDC PHS cdmaOne

周波数 800MHz帯 800MHz帯
800MHz帯
P．5GHz帯

1．9GHz帯 800MHz帯

多重化方式 FDMA FDMA TDMA TDMA CDMA

変調方式
アナログ

@（FM）

アナログ

@（FM）

ディジタル
iπ／4－QPSK）

ディジタル
iπ／4－QPSK）

ディジタル
@（QPSK／
IフセットQPSK）
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システム名 79 90 91
　西暦（1900年代）

X2　93　94　95， 96 97 98 99

アナログ
i …

自動車電話

TACS

8bOM白z帯』
PDC 1βGH・帯：

PHS

cdmaOne
i

図1．3各システムの時間的変遷

　前節で述べたようにこれまで移動電話システムはアナログ方式からディジタル方

式へと移行してきた。表1．1はこれまでに日本国内で使用されてきた移動電話シス

テムおよびPHSシステムの技術概要を、図1．3はその時間的変遷を示している。

　日本電信電話公社および民営化後のNTrにより独占的に移動電話サービスが提

供されていた時代には、アナログ自動車電話方式［3］が使用された。次いで、NCC

が非NIT方式でありヨーロッパ発祥のアナログ方式であるTACS方式［4］を採用し

た。これらのアナログ方式では各通信チャネルは使用する無線周波数によって分別

されており、この方式はFDMA方式と呼ばれている。

1995年以降の大きな加入者増をもたらしたのは1993年以降に導入されたディジ

タル方式である（図1．1参照）。国内では、主にMT（その後N1：丁移動通信網株式会

社）により開発されたディジタル移動通信方式PDC方式［5］が最初に用いられた。

PDC方式は、当初それまでのアナログ方式に近い800MH乞帯で使用されたが、そ

の後NCCの参入に伴って1．5GH乞帯も新たに開拓された。　PDC方式は、ディジタ

ル技術によって実現が容易となったTDMA技術や音声符号化技術の採用により、

アナログ方式よりも高い周波数利用効率を実現した。PDC方式の周波数利用効率

は、後述のIMr－2000システムの性能評価基準としても使用される程の高水準なも

のであった。

その後、簡易型携帯電話と捉えられるPHS［6］が実用化された。　PHSもPDC方式

同相紅DMへ方式によるディジタル移動通信システムであり、最高32kbpsの高速デ
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イジタル伝送を実現した。基地局設備の小型化／低廉化および固定ISDNを活用し

た簡易なネットワーク設計方式を採用し、世界に先駆けてマイクロセルの概念に基

づいた大規模システム構築を実現した。

　1998年には、新たなディジタル方式であるCDMA方式を用いたcdmaOne方式

［7］のサービスが開始された。CDMA方式は「スペクトル拡散通イ訪式」を移動通

信の多元接続に応用したものである。スペクトル拡散通信方式は、情報信号をその

信号帯域よりも広い信号帯域に「拡散」して送信し、それを受信側でもとの信号帯

域に逆変換（逆肱散）することによつで盾報を伝送する。セルラ型移動通信システム

へのCDMA方式の適用によって、従来のFDMA方式やTDMへ方式に比べて高い周

波数利用効率を実現できると言われている［8］。さらにCDMへ方式では、干渉キャ

ンセラやスマートアンテナ等の高機能技術を採用することにより大幅な容量の増加

が可能とされており、近年この分野の研究開発が盛んに行われている［9，10］。

cd㎜One方式は1チャネルあたり1．25MHzの無線周波数帯域を使用している。こ

れは、CDMA方式の中では「狭帯域」と分類される。これに対して、5MHz程度

以上のより広い無線周波数帯域へと情報信号を拡散する広帯域CDMへ方式が2000

年現在検討／開発されている。より広い帯域を使用することにより高速な通信を実

現するとともに、より高い信号処理利得によって周波数利用効率を向上させること

ができる、とされている［11］。現在IMr－2000の標準化が世界規模で進められて

いるが、そこで提案されている方式の多くは広帯域CDMA方式を基本としたシス

テム構成である。IMr－2000は、アナログ方式（第一世代）、　PDC方式やcdmaOne

方式等の初期のディジタル方式（第二世代）に続く第三世代の移動通信システムと捉

えられており、汎世界的な統一標準方式、高速マルチメディア移動通信サービスの

実現、等をその目的として現在標準化の最終局面に入っている注2。

1．3移動通信システムにおけるマルチパスフェージング

一般に移動通信システムでは、通常の直接波による伝搬路以外に建造物や大地面

からの反射波、回折等等による伝搬路が存在する。それらの電波が相互に干渉を生

じることにより複雑な特性をもった伝搬路となる。図1．4は、（a）地上系移動通信シ

ステム（携帯電話やPHS等に代表されるシステム）および（b）海事衛星通信システム

注2

ｻの後標準化が進み、2000年に、欧州勢が推すDS－CDMA（Direct　Spread－CDMA）と、主に米国が中心

となって開発されたMC－CDMA。（Multi　Carrier－CDMA）の二本立てとして標準化が完了した。
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を例として、移動通信システムにおける伝搬状況を模式的に示している。図1．4に

おいて、移動局に到達する電波の到来角度は直接波およびそれぞれの反射波ごとに

異なり、移動局付近の領域では合成信号の強度が空間的に変化する定在波環境にな

る。この環境内を移動局が移動することにより受信信号強度の時間的変動が観測さ

れる。到達経路の異なる複数の電波が干渉しあって生じるこの信号強度変動はマル

チパスフェージング（Mt且tipath　fadtng）とロ乎ばれる。ここでは移動局側受信の場

合を用いて例示したが、移動局側送信／基地局（衛星局）側受信の場合においても同

様に受信側でマルチパスフェージングが生じる。

建造物

衛星局

海面反射波

直接波

船舶移動局

　　　　　地面　　　　　　　　　　　　　　　　海面

（a）地上系移動通信システム　　　　　（b）海事衛星通信システム

　　　　図L4移動通信システムにおける伝搬状況を示す模式図

本論文ではこの移動通信システムにおけるマルチパスフェージングを研究の主対

象とし、特に、以下の二点について詳細に検討する。

・広帯域伝送システム用の新しいマルチパスフェージングモデル

・マルチパスフェージング抑圧のための対策技術

以下、それぞれの研究の内容について述べる。
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1．3．1広帯域伝送システム用マルチパスフェージングモデル

移動通信システムを含む無線通信システムの通信品質は伝搬路の送受信点間の伝

送特性に依存する。したがって、移動通信システムに適した無線通信方式を評価／

開発するためには、フェージング特性を定量的に把握し、それを適切にモデル化す

る理論が必要となる。

Clarke［12］およびIakes［13］は、送受信点間が見通し外となり直接波が受信で

きない環境におけるマルチパスフェージングについて、レイリーフェージング

（Rayleigh　fadi㎎）の理論を構築した。彼等の研究によって、見通し外環境におけ

る受信信号の強度および位相変動特性、時間変動の周波数特性、空間相関特性、等

の理論が整備された。さらに、見通しがあり直接波が受信可能となる場合について

は、信号強度変動特性が仲上一ライス分布に従うフェージングとして仲上一ライス

フェージング（Nakagami－Rice　fadt㎎）モデルが体系化された。その周波数およ

び空間相関特性に関する理論も近年研究が進められている［14，15］。これらのフェ

ージングモデルは現在でも移動通信システム設計の基礎理論として使用されてい

る。

JakesおよびClarkeのレイリーフェージングモデルおよび仲上一ライスフェージ

ングモデルは、音声信号帯域程度の比較的狭帯域な信号伝送を行うアナログ方式に

対しては十分なモデルであった。しかしながら、移動通信伝搬路におけるディジタ

ル信号伝送特性の研究の結果、ディジタル伝送方式の信号伝送特性に対してマルチ

パス波の遅延時間差が大きな影響を与えることが明らかとなった［16－18］。マルチ

パス波の遅延時間差とは、マルチパスフェージングを構成する個々の直接波や反射

波の伝搬路の経路長の差によって生じる信号到達時間の差、つまり伝搬遅延時間の

差である。マルチパス波の遅延時間差はそれまでの伝搬モデルには含まれない概念

であり、伝送方式のディジタル化によってこれをモデル化する伝搬モデルが必要と

なった。さらに、伝送されるディジタル信号が高速化され、信号帯域が広帯域化す

るに伴って、遅延時間差の影響は顕著となる。これに対応するために、見通し外の

レイリーフェージング環境を対象とした2波モデル等が提案され、特性の評価に使

用されてきた［16－18］。2波モデルは、マルチパス波の遅延時間差が伝送するディ

ジタル信号の1周期（シンボル長）に比べてある程度小さい場合には、伝送特性評価
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に対して十分な性能を有しており、現在でも広く使用されている。しかしながら、

見通し内で安定した直接波が存在する仲上一ライスフェージング環境に対しては、

ディジタル信号伝送特性の決定に対して支配的となる伝搬パラメータについての研

究、および仲上一ライスフェージングに適した遅延時間差を考慮できる伝搬モデル

の研究は進んでいなかった。本論文における最初の研究では、仲上一ライスフェー

ジング環境における、ディジタル信号伝送特性に対するマルチパス波の遅延時間差

の影響を理論的に明らかにするとともに、これに立脚した等価伝送路モデル（遅延

時間差に対する伝搬モデル）を提案する。

さらに、近年になって移動通信システムにスペクトル拡散方式に基づいた

CDMA方式を用いる構想が提案されてから、マルチパス波の遅延時間差について

より正確なモデルが必要とされるようになってきた。CDMA方式では、従来の伝

送方式に比べてより広い帯域を用いた信号伝送が一般的であり、その結果としてマ

ルチパス波の遅延時間差に対する高い識別／分解能力が得られる。CDMA方式で

は、この性質を利用したRAKE方式という通信品質改善技術が使用されている。

RAKE方式を含むCDMA方式の信号処理の性能を正しく評価するためにも、マル

チパス波の遅延時間差についてより正確なモデルが必要とされた。さらに、将来の

通信速度の向上に対応するために、CDMA方式を含む移動通信方式全般について

より一層の広帯域化が予想されており、このような伝搬モデルの必要性は今後もさ

らに高まっていくと予想される。

遅延時間差を考慮した伝搬モデルとしては、1970年頃からTurin［19］、

Hasherr疵20］、　Suzuki［21］等によって提案されたモデルがある。　Hashemiと

Suzukiのモデルは、計算機シミュレーションを対象としたモデルであり、ある特

定の実測データをベースとして、その環境を計算機シミュレーション内で再現する

方式を基本としていた。彼等の研究は1970年代から1980年代にかけて行われてお

り、CDMへ方式の登場によって遅延時間差を重視した伝搬モデルの必要性が叫ば

れ始めるよりも以前にそのような研究を行った先見性は評価されるべきものであっ

た斌当時の狭帯域伝送方式の特性評価には前述の2波モデル等の簡易なモデルで

十分な能力を有していたため、広く一般に使われる伝搬モデルと成るには至らな

かった。また、発生されるデータが特定の環境における実測データに基づいていた

ため、そのモデルを使用して得られた結果の普遍性が完全とは言えないという問題

もあった。彼等の研究以降は、2波モデルを拡張し、マルチパス波の数を増加させ
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た複数波モデル［22］等も使用されてきた。

　これに対して本研究では、これまでに実測結果に基づいて明らかにされてきた伝

搬理論（ClarkeおよびJakesのレイリーフェージング、仲上一ライスフェージン

グ、移動通信環境におけるマルチパス波の遅延時間差に関する一般的な特性、等）

に立脚した、CDMA方式のような広帯域伝送システムにも適用可能な新しい理論

的伝搬モデル（広帯域伝搬モデル）を提案する。本モデルは、遅延時間差を伴った反

射波伝搬路の時系列を確率的に発生させるものであり、SuzukiやHashemiのモデ

ル同様シミュレーションへの適用を前提としている。ただし、ある一つの測定デー

タに基づくモデルではなく、多くのデータを解析して得られた伝搬特性の統計的性

質をベースとしている点が異なり、その観点では「より普遍的な」モデルであると

言える。

また、本研究では、広帯域伝搬特性の解明および提案した伝搬モデルの評価を目

的として屋外フィールド実験を行っている。この測定結果と提案する広帯域伝搬モ

デルとの対応についても明らかにする。

1．3．2マルチパスフェージング抑圧のための対策技術

マルチパスフェージングによる信号強度変動は、見通し外環境であるレイリーフ

ェージングの場合、数十dBの受信信号強度の低下となり著しい通信品質の劣化を

もたらす。この対策として、ダイバーシチ受信［23］、誤り訂正符号［24］、等の対

策技術がこれまでに開発されている。本論文の後半では、これら既存の対策技術を

踏まえ、その性能をさらに向上させるフェージング対策技術を提案する。また、本

研究において提案した伝搬モデル等を用いて、提案フェージング対策技術の性能を

定量的に評価する。具体的には、CDMA移動通信システムを対象とした二種類の

マルチパスフェージング対策技術、および、海事衛星通信用のマルチパスフェージ

ング対策技術を提案する。

既に述べたように、CDMA方式にはRAKE方式が適用可能である。　RAKE方式

は、CDMA信号の広帯域特性を活用してマルチパス波をCDMA信号の1チップ長

（拡散符号の1シンボル長）ごとに分解し、それを再合成する。異なった伝搬路を経

て受信点に到達する信号は信号強度の時間変動特性がそれぞれ独立であるとみなせ

るので、それらを合成することによってダイバーシチ効果が得られる。マルチパス
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の分解／再合成によって実現されるこのダイバーシチはパスダイバーシチと呼ばれ

る。これによってマルチパスフェージングによる受信信号強度変動の落ち込みを抑

圧する効果が得られる。通常用いられるスペース（空間）ダイバーシチ受信では複数

のアンテナが必要であり受信装置規模の増大が避けられないのに対して、RAKE方

式は信号処理のみによって実現可能であり複数アンテナ構成を必要としない。

RAKE方式が有効に機能するためには、マルチパス波の遅延時間差がCDMA信号

の1チップ長よりも大きいことが必要となる［25］。しかしながら、現在日本および

アメリカ等で使用されているCDMへ方式であるcdmaOneシステムでは無線信号

帯域が比較的狭帯域であり、この条件が必ずしも満たされるとは言えない。その結

果、実環境ではRAKE機i能が十分に機能しない場合も想定される。　CDMA移動通

信システムを対象とした二つの方式は、両方式とも、任意の環境においてCDMA

方式が元鮪する㎜受1訪式を有効に機禽旨させることによってフェージング抑

圧を実現するものである。

海事衛星通信を対象としたフェージング対策技術の提案は、端末側でのスペース

ダイバーシチ構成と開ループ制御を組み合わせたマルチパスフェージング対策方式

である。ここでは海事衛星通信を対象としてその方式の性能について定量的に評価

しているが、提案している方式の概念自体は地上系移動通信を含む全てのディジタ

ル移動通信システムに適用可能である。

1．4本論文の構成と概要

2章仲上一ライスフェージングモデル

3章広帯域伝搬モデル

，ミ㍉，繰研、’　　　　　「

賴n局（衛星局）

醗疏

　博三1

ｲ・麟，

　　高畠F　　《瀞’1イ

で騰

．㌦肝

蒸蒸垂

：Z＝噛

移動局

ベース　　　変復調バンド部　　回路部 高周波　。．．

�H部
テ∵1・・い 高周波

�H部
変復調　　　ベース
�H部　　バンド部

　　4－5章CDMA方式用　　　　　6章海事衛星通信用
　　　　フェージング対策技術　　　フェージング対策技術

図1．5移動通信システムにおける本論文の対象部分
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　これまでに述べたように、本論文は移動通信におけるマルチパスフェージングに

対する伝搬モデルとその対策技術に関する研究をまとめたものである。図1．5は、

本研究の各研究項目が移動通信システムの中でどの部分を対象としたものであるの

かを章ごとに示している。以下、本論文の概要について述べる。

第2章では、まず最初に本論文の理論展開の基礎となるフェージング理論につい

て概説する。そして、仲上一ライスフェージング環境下におけるディジタル伝送特

性について理論的に解析するとともに、この特性を簡易に評価可能な新しい伝搬モ

デルを提案する。このモデルは、マルチパスの影響によって生じるディジタル信号

の符号問干渉誤り特性を推定することを目的としたものである。ここで提案するモ

デルには「統計的表現」と「瞬時表現」がある。実際のシステム性能評価等の目的

に必要とされるものは平均ビット誤り率等の統計諸量である。また、フェージング

状態は一般にその統計的パラメータを用いて表現されることが多い。したがって、

一般的には統計的表現の方がより実用的である。瞬時表現は、より詳細な特性の評

価を可能とするとともに、統計的表現の理論的根拠を与えるものである。本章で

は、提案する伝搬モデルの理論展開を行うとともに、その妥当性を計算機シミュレ

ーションによって評価する。

第3章では移動通信システムにおける広帯域伝送方式の評価に適した伝搬モデル

を提案する。まず最初に、このような伝搬モデルの必要性を述べる。本モテリレの主

な用途はCDMA移動通信システムであり、この用途に必要となる伝搬モデルの諸

性質について述べるとともにこの性質を満足する伝搬モデルを提案する。さらに、

ここで提案された伝搬モデルをCDMA移動通信システムに適用する場合の解析手

法を示す。また、本モデルの伝送帯域幅を狭帯域とした場合の例を示し、従来の狭

帯域フェージングと整合する性質を有していることを示す。屋外フィールド実験に

おいて取得されたデータと、本提案モデルによって予測されるデータを比較し、本

提案モデルの妥当性についても検：討する。

第4章および第5章は、CDMA移動通信システム用のフェージング対策技術を提

案している。また、3章において提案された伝搬モデルを用いてその性能の定量的

評価を行っている。

第4章では、スペースダイバーシチ受信と遅延回路を組み合わせることによって

CDMA方式のパスダイバーシチ効果を促進させ、特に伝搬路の遅延時間差が小さ
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いマイクロセルCDMA移動通信におけるマルチパスフェージングの軽減に有効な

基地局用アンテナシステムを提案する。その性能を定量的に評価するとともに、本

提案方式を実現する構成例を示す。

第5章では、基地局側でのスペースダイバーシチとパスダイバーシチ効果を最大

限に引き出すことのできる複合㎜方式を提案する。本方式は、スペースダイバ

ーシチ構成を備えたCDMへ移動通信基地局において、スペースダイバーシチブラ

ンチおよびパスダイバーシチブランチの中から最適なブランチを複数選択し、それ

を最大比合成するものである。この提案方式の性能を明らかにするとともに、本方

式によるCDMA移動通信システムの容量増大への寄与について考察する。性能評

価については、3章で提案された伝搬モデルによるシミュレーションとともに、屋

外フィールド実験データによる評価も行う。

第6章では、海事衛星通信システムを対象として、端末側でのスペースダイバー

シチ構成と開ループ制御を組み合わせたマルチパスフェージング対策方式を提案す

る。ここで提案している方式の構成は海事衛星通信を対象としたものであり、その

性能評価は海事衛星通信回線を前提として行っているカミその方式の基本概念自体

は海事衛星回線以外の他のディジタル通信回線にも使用可能である。

第7章は、本論文の結論であり、本研究によって得られた主要な結果を要約す

る。
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2　上一｝　スフェー⑳’　鵬靖の　　一’美　モーレ

2．仲上一ライスフェージング環境の等価伝送路モデル

本章では、周波数選択性仲上一ライスフェージング環境下におけるディジタル伝

送特性を簡易に推定可能な伝搬モデル（等価伝送路モデル、以下Erpモデルと表記）

を提案する。まず、最初に、本論文全体の基礎となるフェージングの理論について

概説し、その後提案モデルに関する議論を行う。

2．1移動通信環境における電波伝搬の基礎理論

2．1．1移動通信環境における電波伝搬

図2．1移動通信環境の伝搬路を示す概念図

移動通信環境の典型例として図2．1に概念的に示すような市街地環境を考える。

移動通信は市街地のみならず、郊外地、開放地等でも行われる。しかしながら、一

般にユーザー密度の高い市街地環境の方がシステム設計にとって重要となる。ま

た、市街地環境は送受信点間が見通し外となる場所率が他の環境に比べて高く、さ

らに、反射、回折によるマルチパス波の影響もより大きくかつ複雑であり、伝搬モ

デルの重要性も大きい。これらを考慮して、本研究では検討の主な文橡を市街地環

境とする。
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2　上一一　スフェーぐ“’　鵬」音の　　一洪　モー’レ

建造物が林立する市街地環境では、送信アンテナから受信アンテナまでの見通し

を確保することが一般的に困難であり直接波を受信することができない場合が多

い。このような環境は「見通し外環境」となり、送受信点間の伝送路は周囲の建物

や大地からの反射波や回折波等によって構成される。また、直接波が受信可能な

「見通し環境」においても直接波に反射波等が干渉する伝搬路となる。このような

伝搬路はマルチパス伝搬路または多重波伝搬路と呼ばれる。

信号強度

瞬時変動

信号強度

シャドウイング

移動局の変位

信号強度

距離特性

移動局の変位

　0．1　　0．2　　　　0・5　　　1　　　2　　　　　5　　　10　距離（km）

図2．2移動通信環境における受信信号強度変動の3要素
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2　上一一　　フ　ーミ“’　鷹暗の　　一洪　モーレ

移動通信環境における受信信号強度変動は・その統計的1生質および発生要因から

次の3つの要素に大別される・図2・2はこれら3要素を概念的に示している・

　山に・　るw土ξ壷　　　の亦

奥村カーブ［26］（または秦の式［27］）あるいは市街地を対象とする坂上等の式

［28］等によって与えられる。距離特1生による平均電界強度の変化ぽ送受信点

間距離の1．5～2乗に反比例することが経験的に知られている。

環」音のし　へい廿の　さに　　　る一目量目　　豆×日　　直の　拍・亦動

移動局の周囲のしゃへい効果の強さ（シャドウイング）に依存する受信信号強度

短区間中央値の相対的変動を表す。その強度変動の分布は標準偏差6～7dB程

度の対数正規分布となり［26，29］、周囲の建造物と同程度（～30m程度）のスケ

ールで空間的な変化がある。

マル　パスフェージン“

マルチパス環境における移動局の移動に伴って、合成受信信号の包絡線の大き

さが短周期で変動する。その性質上、変動の周期は半波長以上である。

なお、本研究では、特定の地形／環境に依存しない一般的な伝搬特性の統計的性

質をモデル化することを目的とする。本手法の他に、地図データや建物高データを

用いて実際の具体的環境における送受信下問の直接波／反射波等を推定し、決定論

的に信号強度変動を議論するレイトレーシング（Ray－traci㎎）［30，31］を用いた電

波伝搬の検討手法があるが。本論文では、より一般的な伝搬理論を統計的手法に

よって検討することを目的とする。

2．1．2狭帯域信号に対するマルチパスフェージングの理論モデルーレイリーフェ

ージングモデルと仲上一ライスフェージングモデル

一般に、マルチパスフェージングの強度変動は遮蔽の強さによる短区間中央値変

動および距離による平均強度変動に比べて十分緩慢に変化する。以下、マルチパス

フェージングの理論について説明するが、ここでは遮蔽の強さによる短区間中央値

変動および距離による平均強度変動は無視できるものと仮定し、議論をマルチパス

フェージングのみに限定する。この仮定が成立するのは一般に数十波長程度以下の
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2　上一一　ス　ェーミ“’　鵬　の　　一”　モー’レ

距離内である。以下の議論において用いる分布関数や平均値等の統計処理は特に

明記しない場合には、この領域内での空間的サンプル値、または、または炉v∫、v：

移動局の移動速度（定速）、として時間的サンプル値をもとにして計算したものとす

る。

　ここで、図1．4に示したようなマルチパス伝搬路について考える。このような環

境において、直接波、反射波等を単一の平面波と仮定する。実環境の伝搬路では、

直接波は厳密には平面波ではなく、また単一の建造物からの反射波であっても、そ

の建造物を構成する個々の部分（壁、窓、看板等の突起物、内部の設置物、等）から

の反射波や、建造物端の回折波等の合成の信号となるので、単一平面波とはならず

一種のマルチパス波となる。本研究では議論を簡単化するために個々の直接波、反

射波は単一な平面波であると仮定する。

　このような領域において受信移動局が速度vで直線上に移動した場合を考える。

この状況を図2．3に示す。到来する平面波の総数を瓦’番目の平面波の振幅、基準

点での受信信号位相および平面波の入射角をそれぞれα∫、a、埆とする。θ∫は、各

伝搬路艮分の位相の回転の結果として与えられるが、移動通信システムでは一般に

波長に比べて伝搬路長がはるかに大きいため、θ∫は［0，2π）の範囲で一様分布と考え

てよい。

平面濾
強度：αε

0での受信位相：q

必

　　速度：v

0

図2．3マルチパス環境

基準点通過後時間’だけ移動局が移動した地点における受信信号強度E（∫）は（2－1）

式のように表せる［32－34］。なお、遮蔽の強さによる短区間中央値変動および距離
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2　上一一　　フェーミ“’　鵬暗の　　　’£モーレ

による平均強度変動は一定値であると仮定しているので、振幅αεはこれらの部分の

値を含んでいる。
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（2－1）

ここでλは波長である。見通し外の環境では、各波の振幅α，および位相φ，の確率分

布はそれぞれの到来波に対して等しく、かつそれらの変動はそれぞれの波の間で独

立であると考えられる。したがって、到来波魏が十分大きければ中心極限定理に
　　　　　　　　　　レ　　　　　　　　　　　　　　　　　　ド
より（2－1）式最右辺のΣα、cosφおよびΣα、si吻は、どちらも平均値が0で等しい分
　　　　　　　　　’＝1　　　　　　　　　　　　　　　　’＝1
散を有する互いに独立な正規分布に従う確率変数となる。この分布の分散をσ。2と

すると、σン2は（2－2）式のように示される。
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σ （2－2）

ここで（・）は平均を表す。この場合、その瞬時振幅E（のの確率密度関数PR。y1。勧は

（2－3）式に示すレイリー分布にしたがう。したがって、このような環境における瞬

時変動をレイリーフェージングと呼ぶ。

副＝卸←差）・佐≧・）・
（2－3）

　ここまでは見通し外環境について議論したが、送受信アンテナ問に見通しがある

場合には反射波等の散乱波に加えて比較的安定な直接波が存在する。このような

伝搬路は1つの定常波とレイリーフェージングの合成となり、瞬時振幅の確率密度

関数は仲上一ライス分布となる。このマルチパスフェージングは仲上一ライスフェ

、ジングと呼ばれる。仲上一ライスフェージングの受信信号強度Eの確率密度関数

P〈殿は（2－4）式によって与えられる。
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ρ梱（E）＝卸IR劉欄・（E≧・）・
（2－4）

ここでノ。は第1種0次の変形ベッセル関数であり、Rは定常波成分の振幅である。こ

の場合の直接波電力と反射波等の電力の比、すなわち、R2／（2σ。2）を、ライスファ

クタ、Kファクタ、等と呼ぶことがある。なお、レイリーフェージングは定常波の

強度を反射波強度に比べて無視できる程度に小さくした仲上一ライスフェージング

と考えることができる。

2．1．3遅延時間差による伝搬路の表現一インパルス応答、遅延プロファイル、遅

延スプレッド

建造物

送信アンテナ

團國

伝搬路一1

伝搬路一2

　
　
ナ

　
　
テ

　
信
ン

弓
受
ア

二

伝搬路一1の遅延時間：τ1（＝0）

伝搬路一1

伝搬路一2

伝搬路一3

遅延時間差

　　　　　　　　　　　　　τ1　　ち

図2．4伝搬路の遅延時間差を示す概念図

冤

マルチパス伝搬路では個々の伝搬波の到来経路が異なり、その結果、送受信間経

路長が異なる。そのため、マルチパス伝送路の受信信号は異なった到着時間を伴っ

て到来する電波の合成信号になる。この経路差に起因して生じる個々の伝搬路の到

着時間差を遅延時間差と呼ぶ。図2．4に示すように、遅延時間差は通常最短経路の

到着時間を基準として表すことが多い。

移動局の移動に伴って時事刻々と変化する伝搬路の瞬時瞬時の遅延時間差特性を

表現するのがインパルス応答（㎞pulse　response）である。ここでは、遅延時間差

を変数τで表し、移動局が時間’に受信する伝搬路のインパルス応答を奴τ，のとす
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る。

インパルス応答が伝搬路の瞬時特性を示すのに対して、遅延プロファイル

（Delay　prOfne）は伝搬路の遅延時間差特性の統計的表現である。遅延プロファイ

ルP‘τ）は、インパルス応答を用いて（2－5）式で定義される・

P（・）≡（咽惚））， （2－5）

ここで＊は共役複素数である。インパルス応答は遅延時間差に対する複素包絡線を

示す関数であるのに対して、遅延プロファイルは電力分布を示す関数である。

受信電力

遅延スプレッド：％

（遅延プロファイルの標準偏差）

　，1、　P（の

　　　　1、　，撚

　　　　　　験雛棚

　離，　4　　　。　　鱗騨
　　　　　　　鮮，　蒙

　」鱒　　吻靴bミ　＿　　，＿＿㌔　達㌔㌔鴇一晒＿㌔㌔

　　　　　　　　　　　　遅延時間差

図2．5遅延プロファイル

図2．5は遅延プロファイルを模式的に示している。これまでに行われた測定の結

果、指数関数型、2波型、一回分布型、等の遅延プロファイルの形状が報告されて

いる［35，36］。

遅延プロラァイルの電力重み付け標準偏差の値を遅延スプレッド（Delay

spread）と呼び、伝搬路の遅延時間差特性を示す指標として広く用いられている。

遅延プロファイルをP（τ）とすると、遅延スプレッドτ。は（2－6）式によって定義され

る。

τo＝ （2－6）

一19一



2　上一一　　フ　一ぐ“’　鵬　の　　一洪　モーレ

2．1．4周波数領域での表現一周波数伝達関数、周波数相関特性、相関帯域幅

周波数領域での伝搬路の瞬時環境表現は周波数伝達関数（Transfer　functiOn）で

ある。周波数伝達関数循（か（プは周波数）は伝搬路の周波数特性を与えるものであり、

以下に示すようにインパルス応答とはフーリエ変換対の関係にある。

T（〃）ニ∫二姻・xp（一j2πノ・）4・・

惚）＝∫二7（〃）・xp（j2πプ・匝

10

5

0
　
　
　
　
《
ゾ
　
　
　
0
　
　
　
　
5

　
　
　
　
一
　
　
　
　
　
1
　
　
　
　
　
1

　
　
　
　
　
　
　
　
一
　
　
　
　
　
　
　
　
　
一

（
山
で
ご
Φ
〉
皇
Φ
≧
董
①

一20

（2－7）

（2－8）

周波数フラットフェージング

　　．25
　　　　　－400　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　　　　　　　　　　　　400

　　　　　　　　　　Frequency（kHz）

　　　　　　　　図2．6周波数伝達関数の例
遅延スプレッドが約1．1μsecの環境、横軸は中心周波数からの偏差

周波数選択性フェージング　　　　　　　　　　　　　　　　　①狭帯域　　　　②広帯域

図2．6は伝搬路の周波数伝達関数の一例である。遅延スプレッドが約1．1μsecの5

波のマルチパス環境を想定した。伝送信号の帯域幅が比較的小さく信号帯域内で周

波数伝達関数が一様とみなせる場合（①）は、信号強度が時間的に変動する場合でも
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伝送される信号の波形歪は生じない・このようなフェージングは（周波数）フラット

フェージングと呼ばれる。これに対して、帯域内で周波数伝達関数が一様でなくな

る（②）と、受信側で復調される信号に波形歪が生じ、ディジタル伝送方式では符号

間干渉誤りが発生するようになる［12，15，16］・これは周波数選択性フェージング

（Frequen（y－selective　fadt㎎）と呼ばれ、特に広帯域ディジタル信号の伝送に

対して大きな問題となる・

周波数伝達関数は伝搬路の瞬時周波数特性を与えるが、周波数に対する統計的表

現としては周波数相関特性がある。周波数相関特性ρ（琿）はAプを周波数偏差として

（2－9）式によって定義される。

ρ（ムア）＝

｛咽丁〔！＋△！，’）｝

｛プ（〃）T（〃）｝●
（2－9）

（2－9）式に（2－7）式を代入して整理すると、

ρ（△∫）＝

∫二P（・）exp（一j2π△！・）4・

　　　　　　　　　　，∫二P（・）4・
（2－10）

が得られる。（2－10）式は、周波数相関特性が遅延プロファイルのフーリエ変換と

して求められることを示している。この相関係数の絶対値が0．5になる周波数偏差

Aプを相関帯域幅（Correlation　bandwidthまはたCoherence　bandwidth）と呼

ぶ。これを革で表す。遅延プロファイルが指数分布によって近似できる場合、伝

搬路の遅延スプレッドと相関帯域幅の問には（2－11）式の関係がある。

　　　1
△か娠＝
　　　0●

（2－11）

なお、相関帯域幅の計算の際に、相関係数の値として0．5ではなく0．9または1／θ等

を使用する場合もある。ここ⑫は自然対数の底である。
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2．1．5伝搬路の遅延時間差に関する従来の伝搬モデル

伝送する信号の帯域が広くなるとマルチパス波の遅延時間差が伝送特性に影響を

およぼすことを前節で述べた。このような特性の評価には、伝搬路の遅延時間差に

ついてのモデルが必要となる。

見通し外のレイリーフェージング環境においては、遅延スプレッドの値がディジ

タル信号の情報シンボル長に比較してある程度小さい範囲では、この誤り特性は主

に伝送路の遅延スプレッドによって決定されることが明らかとなっている

［12，15，16］。そのため指数関数型遅延プロファイルを簡素化して遅延時間差軸上

の等間隔インパルス列（それぞれの振幅分布はレイリー分布）の集まりとみなしたり

［18，22］、遅延スプレッドが目的の値となるように設定した2波モデル等が用いら

れている［12，15，16］。遅延スプレッドが正しく設定されていれば、2波モデルのよ

うな簡単なモデルでもレイリーフェージング環境におけるディジタル伝送特性の評

価に十分役立っている。

2．2等価伝送路モデル［1］一統計的表現一

次に本節では、周波数選択性仲上一ライスフェージング環境下におけるディジタ

ル伝送特性を簡易に推定可能な伝搬モデル、ETPモデルを提案する。前節までに

述べたように、レイリーフェージング環境では、符号間干渉に起因するディジタル

信号のビット誤り特性は主に伝搬路の遅延スプレッドの値に依存することが明らか

にされており、その特性を活かした2波モデル等が開発されてきた。しかしなが

ら、仲上一ライスフェージング環境を対象とした同様の伝搬モデルはこれまでに検

討が進められていなかった。本研究では、この目的に対してErpモデルを提案す

る。

まず本節では、Erpモデルにの統計的表現について説明する。　IiπPモデルには統

計的表現と瞬時表現の2種類がある。瞬時表現については次節で説明し、最終的に

は両者が同じ物理現象を捉えていることを次節で明らかにする。

本モデルは、変復調方式として同期検波および遅延検波復調によるPSK方式を対

象とする。また、フェージングによる信号強度変動は伝送信号のシンボル長よりも

十分に緩慢であることを前提とする。さらに、遅延時間の対象範囲として、散乱波
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注3の遅延スプレッド（στ、R）および平均遅延（τ配）が伝送信号のシンボル長無の0．3以

下、すなわち、鰍R，恥く0・37む・であるとする・

図2．7は、本章で検討の対象とする仲上一ライスフェージングの遅延プロファイル

を概念的に示すとともに・各伝搬パラメータについて説明している・同図におい

て、PpおよびPRはそれぞれ直接波電力および散乱波成分の平均受信電力である・

旨
O
≧
O

乃）　ラ 2σ夙R＜一

藤
重

華
激

P3

32≡姦砺

　　　　◎◎ 　
τ　
4

　
つ
　
誕

。。

@
　
。
。

図2．7仲上一ライスフェージングの遅延プロファイル

2．2．1仲上一ライスフェージング環境のキーパラメータ

ETPモデルの統計的表現について説明する前に、まず、本モデルの基本となる仲

上一ライスフェージング環境のキーパラメータについて議論する。

幾つかの遅延プロファイルについて、符号間干渉に起因するビット誤り率等のデ

ィジタル信号の伝送特性についてのシミュレーションを重ねた結果、以下の普遍的

基本的性質があるとの経験的な推測を得るに至った［37，38］。

　　泪さ　こ某白・性丘

　　仲上一ライスフェージング環境において、以下に示すパラメータが等しい場

　合には、その遅延プロファイルの分布形状にかかわらず、符号間干渉に起因す

　るビット誤り率が常にほぼ等しくなる。これらのパラメータを本研究では「仲

一ジングの艇プ。ファイルの直搬成分を除いた残りの部分を
「散乱波」と呼ぶ。
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上一ライスフェージングのキーパラメータ」と呼ぶ。

（i）　散：乱波成分の平均電力と直接波電力の比

（ii）　直接波の遅延を基準とした散乱波成分の平均遅延

（iii）散乱波成分の遅延スプレッド（直接波は除く）

52（≡PR／PD）

恥

στ，R

この推測の妥当性を、次節において計算機シミュレーションによって示す。

2．2．2シミュレーションによるキーパラメータの検証

　ここでは、幾つかの遅延プロファイルについて計算機シミュレーションを行い、

上記キーパラメータが等しければ遅延プロファイルが異なっても同じ結果（符号問

干渉に起因するビット誤り率特性）が得られることを示す。

直接波を除く散乱波成分の遅延プロファイルとして、図2．8に示す8通りのプロ

ファイルを対象として検討する。A－Gの7通りのプロファイルについて、それぞれ

の遅延の値毎（κ：A－G）は、散乱波成分の遅延スプレッドがそれぞれσ超となる値に

設定する。A－Gの7つのプロファイルを構成する各波は包絡線強度分布がレイリー

分布となる遅延時間差軸上でのインパルス信号を仮定した。プロファイルHは3章

で提案する広帯域伝搬モデルである。このモデルは、指数関数型の遅延プロファイ

ルをベースとして、遅延スプレッド、移動局の移動、等のパラメータを入力とし、

遅延プロファイルを構成する遅延波の時系列データを確率的に発生させるものであ

る。これらの散乱波プロファイルに定常波（遅延時間0）を加えることによって仲上一

ライスフェージングの遅延プロファイルを生成する。これらの仲上一ライスフェー

ジングの遅延プロファイルにおいて、平均遅延玩および散乱波部分の遅延スプ

レッドσ蝦は以下の式で与えられる。

τ那＝

黒・・P’

，

君N
Σ
司

2
　
海

τ
一

理2
ち

N
Σ
司

（2－12）

στ，R＝

P
Σ
・

，

（2－13）
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ここで、Nは各プロファイルにおける散乱波の数であり、　P’は散乱波プロファイル

（全体の遅延プロファイルから直接波を除いたプロファイル：図2・8の各プロファイ

ル）における播目の散乱波の平均電力を示す。

κ噸叶相対電力
↑ぐレイリーフェージング

　　　　　　　　　B　1　11A　1　　1

0　　τ
　　　A

o冤2冤

　　　C11111

　　　　oτ』4冤

　
　
　
レ

　
　
　
レ

　
　
　
レ

H

　　　　　　　レ
観R

図2．8シミュレーションに用いた散乱波部分の遅延プロファイル

表2．1検討の対象としたキーパラメータの値

Case 52 @㌦／7，（㌔R／τ、 Symbo1

1 。。　　一　　〇．1 ○

2 。。　　一　　〇．2 ●

3 2．0　　0．1　0．1 □

4 2．0　　0．2　0．2 ■

5 1．0　　0．1　0．1 △
6 1．0　　0．2　　0．2 ▲
7 05　　0．1　0．1 ◇

8 0．5　　0．2　0．2 ◆

この8つのプロファイルに対して、表2．1に示す8つのキーパラメータの組み合わ

せを仮定した場合の符号間干渉に起因するビット誤り率特性を計算機シミュレー

ンヨンによって調べた。表2。1において32→○○はレイリーフェージング環境に相当

する・シミュレーションは、1フレームを情報信号200ビット（ランダム信号）で構
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成し、これを10000フレーム伝送した場合の符号問干渉に起因するビット誤り率

特性を評価した。変調方式としては、同期検波QPSK（CQPSK）およびπ／4シフト遅

延検波QpSK（πノ4－DQpsK）を対象とした。1フレーム内での各散乱波の振幅および

位相は一定であり、隣接フレーム間では無相関とした。帯域制限はロールオフファ

クタが送受で0．5となるルートナイキストフィルタとし、受信信号包絡線が最大と

なる位置をクロックタイミングとして受信信号をサンプリング、受信ビットを判定

した。シミュレーションにおいて雑音は加えていない（Eう／八ら→○○）ので、発生する

ビット誤りは全て符号間干渉に起因するビット誤りである。
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　10－3

　　Type　of　deIay　profile　　　　　　　　　　　　　　　　　　Type　of　delay　profile

　　　（a）同期検波QpSK　　　　　　（b）π／4シフト遅延検波QpSK

図2．9異なる散乱波の遅延プロファイルに対するBER特性（砺／脇→○○）

シミュレーション結果を図2．9に示す。どの設定においても、ほぼ、BER特性は

遅延プロファイルに依存せず、キーパラメータのみに依存しているとみなすことが

できる。ここではCQpSKおよびπ／4－DQpSKを対象としたが、遅延検波

QpSK（DQpsK）、同期検波BPSK（cBPSK）等についても同じシミュレーションを

行い、同様の特性が得られることを確認した。

以上の結果から、少なくとも（巧，R，恥＜0．3乃の範囲における符号間干渉に起因する

ビット誤り率特性に対しては、最初に述べたキーパラメータの概念が正しいと考え

ることができる。

なお、ここでキーパラメータの正当性を証明するために使用した手法（シミュレ

ーション）は理論的手法ではないため、σ蝦，翫＞0．3乃の場合を含む任意の状況にお
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いて常に正しい証明とは言えないが・σ招，砺＞0．3乃の場合には符号問干渉に起因

するビット誤り率が信号伝送に耐えない程度にまで大きくなり・そのような領域で

は特性推定の意義は小さい・σらR，玩く0．3乃の範囲で有効であれば・少なくとも実

際の移動通信環境への適用という観点では十分実用に耐え得る・

2．2．3キーパラメータを用いた遅延プロファイルの変換

前節の議論により、σ姻，玩く0．3乃の仲上一ライスフェージング環境では、符号間

干渉に起因するビット誤りはその遅延プロファイル形状にかかわらず、3つのキー

パラメータのみに依存することが明らかとなった。この性質を用いることによっ

て、任意の遅延プロファイルを簡単な遅延プロファイルに変換して解析を行うこと

ができる。これが町Pモデルの統計的表現の基礎となる。図2．10は先行波（定常波

とレイリーフェージング散乱波の合成、分布は仲上一ライス分布）と遅延波（レイリ

ーフェージング散乱波）の2波からなるモデルに変換した例を示している。

お
≧
o
山

芋1

0

O　　Stationary

●　　Rayleigh－distributed

　　（amplitude）

　　　熾2

1一△τ一 Delayτ

図2．10等価変換された2波モデル

図2．10の遅延プロファイルでは以下のように先行直接波、先行散乱波、遅延散

乱波の各電力PD、　PR　1、　PR2、および遅延差△τを決定することによって、任意の仲

上一ライスフェージングの遅延プロファイルを2波モデルに等価変換することがで

きる。

童一∫2σ象。

Pドτ残＋σ裂。’ （2－14a）
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　　　　　　・PR2＿　3τ配

二一τ競＋σ象。’

△。＝・羨＋σ急・．

　　　τ配

（2－14b）

（2－14c）

なお、この等価遅延プロファイルにおいて、砺＝0の場合には（2－14c）式の分母が

0となるが、このような場合には散乱波エネルギーの半分程度が噌般に直接波であ

る定常波成分よりも先行することになり、実際の環境で発生する可能性は極めて低

い。

2．2．4BER特性推定法

符号間干渉に起因するビット誤り率（Bit　Error　Rate：BER）特性の推定方法につ

いてはレイリーフェージングを対象として既に幾つかの手法が提案されている

［39，40］。ここでは、より汎用的な仲上一ライスフェージングを対象として、キー

パラメータおよびそれを用いた遅延プロファイルの等価変換の考えを用いた新しい

BER推定手法を提案する。

前節の議論によって、符号間干渉に起因するビット誤り率特性の推定という目的

に対しては、一般性を損ねることなく任意の遅延プロファイルを簡易な2波モデル

に変換する手法を得た。この2波モデルにおいて、次式によって符号間干渉に起因

するビット誤り率特性を計算する。

BER C伊φ）妬（ろφ；△・）4㎡免
（2－15）

ここで、rは図2．11の2波モデルにおける遅延波と先行波の瞬時振幅比である。遅

延波と先行波の瞬時振幅をそれぞれr2および71とすると」≡72！r1である。同様にφ

は遅延波と先行波の瞬時位相差であり、それぞれの瞬時位相をφ2およびφ1とする

と、φ三φ2一φ1である。！ンはrとφに対する結合発生確率密度関数である。E。。。。は2波モ

デルにおいて、rとφ、および△τの関数として表される符号間干渉に起因するビット

誤り率特性である。E。。。．の詳細については次節において説明するが、ここではこ

れをrBERマップ」と呼ぶ。

まず、メ．について検討する。先行波および遅延波の振幅分布はそれぞれ仲上一ラ
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イス分布およびレイリー分布である・したがって・これらの振幅の確率密度分布乃

および危をそれぞれ次のように表すことができる。

ガ圃二卸C誓團＠。，

渥圃＝二二＠。、
（2－16a）

（2－16b）

ここで、αは定常波の振幅（α＞0）であり、10は第1種0次の変形ベッセル関数であ

る。また、先行散乱波と遅延散乱波の平均電力をそれぞれ2σ12および2σ22と表して

いる。

r1とr2の変動は独立、φの分布は［0，2π）において一様分布であると考えられる・

よって、rとφの結合確率密度分布は、以下の式で与えられる。

弄（卿1・砺）＝却欄・・）誠

＝壼卿（）f（

＝講≒）（）

一会蜘一麦（嵜＋浜鵬）改

一誹L2σ　壽制 （2－17）

ここでFは合流型超幾何関数であり、次の式で表現される［41］。

F團・譜総総；
　　＝葱＠景）ゴ，（f・・α＝穿1），

（2－18a）

（2－18b）

ここでrはガンマ関数である。

（2－14）式のキーパラメータを用いて（2－17）式を表すと、以下のようになる。
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∫瞬鍛色轟即。矧輻i職葺篶）｝・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2－19）

同様に、BERマップもキーパラメータを用いてE。。。。［ろφ；（στ，R2＋τ漉2）／砺］と表すこ

とができる。

レイリーフェージングの場合にはα→0、52→∞であるので、みは以下の式にな

る。

　　　　　　　　　　　　　　　　　ヨ　　　　施φ；一）＝蓋（σ絡γ・　　　（2－20）

なお、次節で説明するBERマップはr＝1を中心としてr＝〆とr＝1／〆（〆＞0）で等しい

特性となる。したがって、rも対数変換しdB表記した変数鳳＝2010g［r］）を用いる方

が数値計算上便利である。そこで、五をωの確率密度関数んに変換すると次式を得

る。

　　　　榊）二去exp幽・xp（旦わ）・φ｝・　　　（2－2・）

ここで、

　　　　わ・201・9（・），　　　　　　　　　　（2－22）

である。

以上の式の展開を基に、後述の定量的評価の項では、（2－15）式に対応する符号

間干渉に起因するビット誤り率特性の積分を以下の計算により求めている。

　　　　BER＝△ω△φ署あ（ω）蝋⑩φ）・　　　　　（2－23）

ここで、△ω（dB）および△φ（ラジアン）は、それぞれBERマップデータにおけるωとφ

の刻み幅である。
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五（または痴）は伝搬特性のみから決定されるものであり・その表現式には変復調

方式のパラメータ等システム的パラメータが入っていない・他方・BERマップは

個々の変調方式に依存するものであり・伝搬パラメータの影響は受けない・した

がって、ここで提案しているErpモデルは「電波伝搬」と「システム」の問を橋

渡しするものの一つであると言える・

2．2．5BERマップ
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一4　　　－3　　　－2　　　－1　　　0　　　1　　　2　　　3　　　4

　　　　Amplitude　ratioω（dB）

　　　（a）同期検波QPSK方式

240　π／4－DQPSK
　　　　　　　　lx　　　’　x　　i

　　　　　メ

：：：lll・　　ll［

　　

lll　lllll　　l！l［

×

120

　－4　　　－3　　－2　　　－1　　　0　　　1　　　2　　　3　　　4

　　　　　Amplitude　ratioω（dB）

（b）π／4シフト遅延検波QPSK方式
図2・11計算機シミュレーションによるBERマップの例（△が7忌＝0．2、．Eろ！騙→○○）

一31一



2　上一一　　フ　一ぐ“’　彊」音の　　一”疏モー’レ

本節では、幾つかの変復調方式を対象に、計算機シミュレーションによって得た

BERマップの例を示す。文献［39］や［40］で提案されているような解析的手段に

よってBERマップを得ることがより望ましいが、　BERマップを得る方法自体は、

本モデルの本質的な議論内容ではない。

図2．11は、（a）CQpSK、（b）π／4－DQpSKに対して・計算機シミュレーションに

よって求めたBERマップを示している。計算機シミュレーションは、2．2．2節に述

べたシミュレーションと同様の手法とした。両氏は△τ17。＝0．2の場合のものであ

る。これらは一例であり、種々の変復調方式に対しても、同様な方法でBERマッ

プを得ることができる。

　このようなマップは変復調が同じ場合でも、シンボルクロック再生方式の方法あ

るいは個々の装置の性能に起因して、受信機ごとに若干の差があるものと考えられ

る。たとえば、フェージングシミュレータを用いた室内実験等によって使用する受

信機のBERマップを事前に測定して求めておけば、個別の受信機に対する任意の

フェージング環境下での誤り率を本モデルによって評価することができる。
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　　Amplitude　ratioω（dB）

図2．12CQpSKモデムのBERマップの測定結果例（△τノ乃＝0．2）

図2．12は実験によって取得したBERマップの一例を示している。　cQpsKモデム

を用い、フェージングシミュレータによる室内ハードウェア実験を行った。フェー
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ジングシミュレータの2波の遅延差は△τ／丁声0・2とした・この測定結果は・図

2．11（a）のシミュレーション結果と対応すべきものである・誤り率が大きい領域で

はよく一致しているカミβER＜10－4の領域で両者の特性の差は若干大きい・これは

測定に使用したモデムの性能が理想状態よりも劣化しているためであると思われ

る。

2．2．6提案モデルの評価

100

10－1

　　一2LI　10

口

10－3

10－4

iπ／4－DQPSK

σ2
、
」

、≡

　　　　　　i、・、、
・・＝1．・：（＝・dB）．＼』脚一面一

　　　　　　　5”、…

ω
蕊
↑

0　　　　　10　　　　20　　　　30　　　　40　　　　50

　　Averaged　Eわ〃〉。（dB）

図2．13指数関数プロファイルおよび2波モデルを用いた場合のビット誤り率の

　　　Eゐ／騙特性と、本EfPモデルによるBERフロアの計算値の比較

図2．13は、π／4－QPSK方式に関するビット誤り率特性について、2種類の遅延プ

ロファイルによるシミュレーション結果とETPモデルによる計算結果を示してい

る。

ンミュレーションには、図2．8Hの指数関数遅延プロファイルに定常波を加えて

仲上一ライスフェージングとしたものと、それを2．2．3節において説明した等価変

換によって2波プロファイルに変換した遅延プロファイルの2つを用いた。それぞ
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れ破線が［遅延プロファイルH］＋［定常瀾の結果を、実線が［その等価2波モデル］の

結果を示している。

　ここでは、雑音を加え、平均Eう〃〉。に対する特性を示している。82＝OdB、

σ姻＝玩とし、σ畑＝砺の値を0．05、0．1、0．2と変化させた。なお、σ斌二恥とした場

合には（2－14c）式により△作2σ姻＝2勧となる。

また図2．13には、（2－23）式による計算による結果を「←」で示している。提案

モデルによるBER計算の手順は、以下のようになる。

・対象とするフェージング環境について、3つのキーパラメータを（2－14）式に

よって計算し、それを（2－19）式に代入する。必要ならば（2－21）式を求める。

・△τの値に相当するBERマップを、計算機シミュレーション、解析的手法、室

内実験等、適当な方法によって求める。たとえば、図2．13の結果を得るために

必要なBERマップは、△砿＝0．1，0．2，0．4のマップである。

・（2－23）式にしたがって、BERを計算する。

図2．13からは、符号間干渉に起因するビット誤り率特性のフロア値（Eμ賜が大き

い領域のビット誤り率）が、指数分布遅延プロファイル（H）とそれを簡易な2波モデ

ルに等価変換した遅延プロファイルの両者の間で、よく一致していることがわか

る。また、この簡易2波モデルの考え方をもとに計算によって得られた結果も、計

算機シミュレーション結果とよく一致しており、ここで議論した理論が正しいこと

がわかる。

図2．14はシミュレーションおよび計算によるビット誤り率特性を比較する撒布

図を示している。ここでは、フェージング環境（キーパラメータの値の変化）、およ

び、変復調方式を数種類変化させている。フェージング環境は、表2．1に示す8通

りの組み合わせを行った。遅延プロファイルについても図2．8に示す8通りについ

て調べたが、キーパラメータが同じであればビット誤り率はほぼ等しいので、図

2．14に示す際には、8つの遅延プロファイルに対する平均誤り率を示している。ま

た、変復調方式については、CQpSK、π14－DQpSK、　CBPSKの3方式を調べた。素

図から、フェージング環境や変復調方式の選択にかかわらず、ここで提案したモデ

ルが有効であることがわかる。
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図2．14Erpモデルとリファレンスモデルとのビット誤り率特性の撒布図

以上の結果から、本章で提案したErpモデル（符号間干渉に起因するビット誤り

率特性の評価法）は、仲上一ライスフェージング環境における種々のディジタル伝送

方式に対して十分な精度をもっていることがわかった。

定常波成分のないレイリーフェージング環境（キーパラメータは散乱波の遅延ス

プレッドのみ）については、自由度が向上するので、さらに汎用的な取り扱いが可

能となる。52→○○（α2→0）の場合には、図2．7のプロファイルにおける玩は不定とな

る。したがって、（2－14c）における△τはあるσ畑の値に関して一意に決定しない。

しかし、

△・ニσ裂条＋τ霧．2璽＝2％，

　　　ηz　　　　　　　　　　　　　　1η

（2－24）

の条件が存在する。すなわち、ある△τに対応するBERマップが存在すると、

στR≦△づ2である任意の遅延スプレッドについてのBERフロア推定が可能となる。

たとえば、△τノ乃＝05であるBERマップがあると、勧／器二〇．25、0．1（または0．4）、

0・021（または0．479）と設定することによって、鰍R／：酌二〇．25、0．2、0．1のレイリー

フェージング環境における符号問干渉に起因するビット誤り率フロア値を計算でき

るも
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　図2．15は、一つのレイリーフェージング環境におけるBERフロアを複数のBER

マップを用いて計算した例である。わずかに△τへの依存性がみられるが、どの

BERマップを用いてもほぼ等しい結果が得られていることがわかる。

10鴨1
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田

10－3

Rayleigh　fading

σ娠／7Fφ．05、

　　　　　0　　0．1　0．2　　0．3　　0．4　　0．5　　0．6　　0．7

　　　　　Parameter［△τ／7「5】of　the　BER　map

図2．15レイリーフェージングにおけるBERフロアの推定

2．2．7仲上一ライスフェージング環境における伝送特性推定への適用

本節では、ここで提案したETPモデルを用いて仲上一ライスフェージング環境の

BERフロア推定を行う。

実際の測定等では一般的に直接波と散乱波の分離は容易ではなく、遅延スプレッ

ドについても測定可能であるのは直接波を含んだ全体の遅延プロファイルについて

の遅延スプレッドであることが多い。図2．7の仲上一ライスフェージング環境の全

体の遅延スプレッドτ。は、3つのキーパラメータを用いて次のように表すことがで

きる。

鴛＝1鼻（1撫＋σ報）・
（2－25）

ここでは、仲上一ライスフェージング環境において以下の二つのBERフロアを比
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較してみる。

．フェージング環境を仲上一ライスフェージングと捉え、ここで提案した計算を

行った結果

．フェージング環境を、仲上一ライスフェージング全体の遅延スプレッドに等し

い遅延スプレッドを有するレイリーフェージングと捉えて、ここで提案した計

算を行った場合（この場合を等価レイリーフェージングと呼ぶことにする）

　図2．16ばCQpsK、π／4－DQpsK・cBPSKを対象に・στR／器＝τ冠器＝o・05・0・1・

0．2、0．3とし、上記二つのモデルを用いた場合のBERフロアの計算結果を示してい

る。実線が仲上一ライスフェージングと捉えた場合、破線が等価レイリーフェージ

ングとした場合を示している。両者の結果を比較すると、52がOdBを超える領域で

は両者の差は小さいことがわかる。すなわち、直接波成分が散乱波成分と同じ弓鍍

かそれ以下の場合には、仲上一ライスフェージング環境全体を一つのレイリーフェ

ージングと捉えて計算を行っても十分な精度でBERフロア推定が可能である。一

方、52が一2dB以下の場合には両者の差はかなり大きく、　BERフロアを推定するに

はフェージング環境を仲上一ライスフェージングとして正しく把握することが必要

であることがわかる。ここで提案した手法は、このような環境における高精度の

BER推定が可能であり、フェージング環境がシステム設計に大きな影響を与える

ような場合に特に有効である。
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　10’1

　　　　　　　　　．鷺難・1　　　・みDQps茎．，．

δ10β・ツー一虻ζ・一
ε　　　　，，←
ぼ　　　　　　　の

出1σ4

　10づ

　10－6

　　－15

｝一
D・g・m・R・÷・・d・・g…

’’’’’’” 奄dq・M・nt　R・γ1・igh　fading

　10－2

　10’3

≦1ゲ

題1σ・

　10－6

　10’7

一10　　　　　－5　　　　　0

　　㌃1P。卜・2】（dB）

（b）π／4－DQPSK

5

一庶一
v・k・g・m・R・ce；f・di・g

……
ｨq・i・・1・nt　R・yi・igh　fading

一15　　　　－10　　　　－5　　　　　0　　　　　5

　　　　　㌃1P。［・・2］（dB》

　　　　　（c）CBPSK

図2．1682に対するBERフロア特性

2．3等価伝送路モデル［II］一瞬時表現一

前節では、遅延プロファイル（伝送路の瞬時インパルス応答を短区間中央値が一

定とみなせる領域内で電力的に平均したもの）を対象としたETPモデルを議論し

た。本節では、瞬時の遅延時間差の特性であるインパルス応答そのものを簡易なモ

デルに変換する「瞬時表現としてのIi弧Pモデル」を議論する。また、その結論か

ら、経験的な手法から出発した統計的表現の理論的根拠が得られることを述べる

2．3．1伝送路のインパルス応答
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①
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●　　●　　●

τ。　τ1　τ2．．　　．　　τ’τ辞1　Delayτ

　（a）伝送路のインパルス応答
妬

ゐ8川

ゐ8凡2

ゐ。κβ

●　　●　　●

転禅

　o　　△τ　　2△τ　．．．（ノ〉一1）△τ　Delayτ

　　　（b）等価インパルス応答

図2．17伝送路のインパルス応答モデル

伝送路のインパルス応答雇切を、遅延軸上のインパルス波（これをここでは素波

と呼ぶ）の集合である次式としてモデル化する（図2．17（a））［32］。

　　　　洞二砺δ（・）＋蕩傷（∫）δ｛砿（’）｝・　　　　（2－26）

ここでδ（τ）はKroneckerのデルタ関数である。碗は定常波成分の複素振幅であり

その遅延時間は：）とする。のおよびη（た＝1，2，．．．）は、それぞれ播目の素波の複素振

幅および定常波を基準とした遅延時間である。このインパルス応答を有する伝送路

の伝達関魏（〃）は以下の式で表される。ここ｝醍は搬送波周波数である。

　　　　咽＝6・＋黒姻♂・肱（弁・蹴　　　　　　（2－27）

2・3・2瞬時プロファイルの等価変換
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次に、△τの等間隔遅延時間毎に配置されだ〉波の遅延波で表されるインパルス応

答を考える。1番目の散乱波成分の側波の遅延時間は定常波成分に等しいものとす

る。これを図2．17（b）に示す。

　このインパルス応答妬午睡およびその伝送路の周波数伝達関数職位のは以下の

式によって与えられる。

　　　　幅切・砺δ（・）＋激蝋’）δ｛τ＋1）△・｝・　　（2－28）

　　　　㌦〔！，’）≡旧恩蝋・）♂j耽（声胴砥　　　　　（2－29）

ここで、8蝋ηは、η番目の素波の複素振幅である。

次に、搬送波周波数たにおいて、（2－29）式の伝達関数の値と伝達関数の配番目の

導関数伽＝1，2，．．．，N－1）の値が（2－27）式のそれらと等しくなるように磁砺を設定

することを考える。この手法では、Nの値が大きくなるほど、近似の程度は向上す

るものと予想される。上記処理を式で表現すると、以下のようになる。

　　　　雫L架），（f…一q1，2，…，酔1）・（か3・）

　　　　　　　　／冨ん　　　　　　　　　∫＝左

吻≧1の場合には、上記偏微分は以下のように変形できる。

架し茎畠←偽レ（脇，

雫）二三←卵）亙｝儲圃伸汐・

したがって、（2－30）式は以下のように表現できる。

　　　　ア　　　　　　　　　　
　　　寺巡’）＝混畠（τ）・（作。）・

　　　馬偏｛一」2π（　1）△・γ＝茎¢（一j2πず・（1≦潜・）・

（2－31）

（2－32）

（2－33）

（2－34）

ハ個の未知数叫醐，8蝋2，＿，　彪洋式は、このN元酸次連立方程式を解くことに

よって求めることができる。これによって、励磁で近似された等価インパルス応答

　　　　　　　　　　　　　　　　一40一
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を得たことになる・

具体的に、1＞＝1，2，3の場合を以下に示す・

〇四』1（周波数フラットフェージング）

　　　　　　　　　　　　妬1，、（’）・Σ諺・ω・

餌＝2（2波周波数選択性フェージング）

　　　　　　　　　　　の　　　　嘱’）＝茎¢（り一点響（’），

　　　　　　　　ゆ　　　　嘱，）。Σ響（彦）．

○卿』3（3波周波数選択性フェージング）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ね

　　　　蜘（　＝蕩姻一3勢（　＋襟～（’），

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　

　　　　嘱　＝2塾　）一鷺～　），

　　　　　　　　こむ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　

　　　　嘱’）＝一頭讐ω遇繁（’）．

（2－35）

（2－36a）

（2－36b）

（2－37a）

（2－37b）

（2－37c）

いずれにおいても、遅延時間間隔△τの値の設定には自由度がある・しかしなが

ら、その設定は全体としてのフェージング環境の表現（すなわち、遅延プロファイ

ルのような統計量）に対して無理がない値に設定するのが望ましいものと考えられ

る。つまり、ここでの基本的な考え方は、搬送波周波数んの周りで伝達関数の近似

精度を高めることにあるが、結果として適用範囲がより広帯域であることが望まし

い・そこで、次の2つの方法を考える。

○遅延時間差色⇔の設定方法［1］

等価伝送路表現の！＞波ば瞬時変動の伝達関数7顯姻のを搬送波周波数を中心とし

一41一
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て目的とする伝達関数7（〃）に一致させるために協調して変動するため、各波の時

間的変動は一般に相互に相関を有するものと予想される。ここでは、それがちょう

ど無相関となるような△τを設定することを考える。

！＞』2の場含には先行散乱波と遅延散乱波の相関はρ。1。2は先行定常波、先行散

乱波、遅延散乱波の平均電力をそれぞれPD、　P。2，1、　P。Z2として、

ρα1α2≡

〈6。2，1δ；、，2〉

P，2、P。λ2

（妾一劉
　　　，P。21p。乳2

（2－38）

であるので、先行波と遅延波の相関がゼロとなる遅延時間差△τが存在し、その値

は、

　　ユ　　　　　ムτ＝τ・＋σ・・，

　　　τ鷹

（2－39）

である。1＞』3以上では、調整可能な変数が△τ1つだけであるので、任意のプロファ

イルに対して3つの散乱波がお互いに無相関になるような値は存在しない。なお、

瞬時表現という目的のためには、1＞≧3の場合にも任意の△τを用いてよく、1＞』2から

得られた（2－39）式を用いても問題ない。

○遅延時間差（へτ）の設定方法［皿］

実環境と等価伝送路で実現された環境の周波数相関特性が搬送波周波数の周りで

等しくなるように△τを設定する。（2－30）式は瞬時の周波数特性を扱っているのに

対して、ここで扱う周波数相関特性は伝送路の統計的性質である点が異なってい

る。ここでは、電力値の周波数特性の相関ρ翻2に着目する。

仲上一ライスフェージング環境の周波数相関特性は、Aκ瓢）の関数として次式

で与えられる［13］。

蝋ム！）・　　2P。＋瑞

醐＝無闇帥砒・

2ろReal［爾）］＋蝋ムノ）ρ二（ムノ）

　　　　　　　　　　　　　，
（2－40）

（2－41）
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　したがって、

　　　　ρ、。・（0）＝1，　　　　　　　　　　　（2－42a）

　　　　塑　＝0，　　　　　　　　　　（2－42b）
　　　　　∂ムプ
　　　　　　　ムノニむ

となる。すなわち、遅延プロファイルの分布形状にかかわらず・ρδA・（0）ニ1・

ρ～泌，・（0）＝0、であり、有意な値は周波数相関の2次導関数に現れる。したがって、

統計的周波数相関を一致させる△τを以下の式によって求めることにする。

　　　　∂2ρ・・勧　＝∂2ρ…　．　　　　　　（2－43）
　　　　　　　　、∫。。∂ムプ2、∫．。　　　　　∂ムノ2

1＞』2の場合には、

　　　　∂2触一一8π2△τ2輪＋㌦・）　　　（2－44）
　　　　　∂△！㌦・一（2ら＋％・・㌦・）（P，2，、＋1㌔、，2）’

である。また、P。2，1およびP。2，2は（2－36）式から、

　　　　㌦1＝〈葱∂遡り〉差く熱∂・（’）4（・）・’ω〉＋歩〈茎∂・（・剛・1〔　〉

　　　　　　＝榛＋劉瑞，　　　（2－45a）

　　　　㌦・＝歩〈の、三惑（’）国劇’）〉＝・・τ誓。要竃・ろ・　　（2－45b）

となるので、（2－42c）式と（2－44）式を（2－43）式に代入し、かつ、（2－45a）式、（2－

4『b）式と連立にして方程式を鰍と、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　一43一
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△。＝τゑ＋σ象・，

　　　τ加

（2－46）

の解が得られ、方法［1］（散乱波間の相関を0とする方法）とは別の概念でありなが

ら、同じ結論が得られることがわかった。なお、（2－46）式の解を得る手順は解析

的手法ではかなり煩雑になるため、ここでは汎用の数式処理ソフトを用いてこの結

果を得た。高次の方程式を解いているため他にも解は得られるが、それらは虚数解

等であり有意なものではない。

2＞」2の場合に、（2－39）式、または、（2－46）式を、（2－45a）式および（2－45b）式に

代入して、2波の平均電力を求めると、

　　　コ　ユ㌦ニτ難≒ろ・

㌦＝ 撃轣E

（2－47）

（2－48）

となる。上式および（2－39）式または（2－46）式は、統計的表現である（2－14）式に一

致している。すなわち、経験的に証明されたキーパラメータの概念に基づいて得ら

れたErpモデルの統計的表現は、2波瞬時等価モデルにおいて、周波数伝達関数の

値とその1次導関数の値を搬送波周波数において目的とする伝搬路のそれらに一致

させるとともに、統計表現である先行波と遅延波の相関および周波数相関特性を考

慮したものであることが明らかとなった。この種の近似は、文献［42］で議論され

ている歪みパラメータの概念に共通するものと思われる。

2．3．3計算機シミュレーションによるモデルの検証

次に、ここで議論を行ったErpモデルの瞬時表現について、　BERフロアに関す

る計算機シミュレーションを行うことによって、モデルの妥当性およびその精度を

検証する。

計算機シミュレーションの概要は2．2．2節および2．2．5節で使用したものと同様で

ある。変復調方式としてはπ14－DQPSK方式を対象とした。リファレンスとなる伝

送路の遅延プロファイルには、図2．8Hのプロファイル（3章で提案する伝搬モデル）

を用いて散乱波部分を生成し、これに1／52の重み付けを行った定常波を加えること
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によって全体のプロファイルを発生させた・このプロファイルを時間的に変動させ

それを十分大きい時間間隔でサンプリングすることによって独立な1000のインパ

ルス応答を用意する・そして・それぞれのインパルス応答ごとに10000ビットの情

報信号をπ／4－DQPSK方式によって送受信した場合のBERを求めた・1つのインパ

ルス応答、すなわち10000ビットの伝送時間内には・そのインパルス応答に対して

フェージング変動を与えていない・また・本シミュレーションでは熱雑音は加えて

いないので、発生するビット誤りは全てマルチパスに起因する符号間干渉によって

生じるものである。これをここではBERフロアと呼ぶ。

　ここでは、次の3つの伝搬路におけるBERフロア特性を比較する。

（i）　3章で提案するマルチパスモデルによって生成した瞬時インパルス応答に

　　定常波を加えたもの（リファレンス）

（ii）等価2波モデル（瞬時表現Erpモデルにおいで》』2としたもの）

（iii）等価2波モデル（同N」3）

（ii）および（iii）において、△τの値としては、（2－39）式（または（2－46）式）をNニ2お

よび3の両者に用いた。さらに、ここでは散乱波部分に指数分布プロファイルを用

いているので、統計量としてはσ詔＝玩である。
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図2．18等価インパルス応答とリファレンスインパルス応答のBERの比較
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図2．18は、リファレンスモデルに対する等価2波および3波モデルの計算機シ

ミュレーションによるBERフロア特性の撒布図を示している。2波モデルおよび3

波モデルの両者とも、リファレンスとなるモデルとBERフロア特性が十分よく一

致していると言えるが、3波モデルの方がより正確な推定が可能であることがわか

る。

次に、より定量的に等価2波モデルおよび3波モデルの精度を検証する。推定精

度の指標として、計算されたBERの対数値に対する相互相関（これをρ。とする）を用

いることを考える。しかしながら、BERの値には0が発生することが多いので、対

数値を計算する際には注意が必要となる。ここでは、以下の式によって定義される

新たな変数。を導入し、1000回のトライアルに対するBER発生特性に関するリファ

レンスモデルとの。の系列に関する相互相関値を推定精度の指標とする。

if（BER＝0）　　　then

　　　　　　else

c＝0，

c＝log（BER×105）． （2－49）

1

　　0．95δ

．Ω

罵　　o．9

石
詣

o
o
　　O．85

0．8

　0

τ配〒σ・，R

一〇一　52＝一5dB

{　52＝OdB

{　32＝5dB

　　　　　　　　＝3

堰@　　　…l　　　　　　l 9　　　　ハ』2

0．05　　　　　　0．1　　　　　　0．15　　　　　　0．2　　　　　　0．25

　　　　τ配／鴇（＝σ，，R／7』）

図2．19σ姻＝玩に対するρ。の変化

0．3

上記。の定義は、伝送した10000ビットの中に1ビットの誤りがある場合に。の値

を1とする定義であり、係数105の値を如何なる値に設定するかが最終的に計算さ

れる相関値に対するビット誤り発生の重み付けを決定していることになる。BER，

特性の定量的比較に対してどのような指標を用いるのが最適であるかについては議
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論が必要である・しかしながらここで定義した値は・少なくともBER推定の精度

を反映した値であると思われ・本議論での比較には適当な指標であると考えられ

る。

図2．19は、32の値を変化させた場合の・σ球＝翫に対するρ・の変化を示してい

る。Nおよび∫2の値にかかわらず・σ姻二恥の増加に伴って相関値は減少している・

これは、散乱波部分の遅延スプレッドの増加に伴って伝送路の周波数選択性の度合

いが大きくなり（周波数伝達関数の周波数特性が激しくなり）・モデルの推定精度が

減少していることによると考えられる・また・3波モデルの方が2波モデルよりも

相関が高いことがわかる・すなわち・近似処理において・より高次の導関数まで考

慮に入れることによって、推定精度が向上している・三図では・52に対する大きな

依存性はみられない。

100

　　10’1

四
〇〇

〇
〇　　10－2

歪
9
く
　　10－3

10－4

π／4－DQPSK

52＝5dB ’ρ＝OdB

2＝一5dB
τ〃3ニστ，R

・一・…・ ii）Reference　model
＋（ii）2－wave　ETP　model
＋（iii）3－wave　ETP　mode1

0　　　　　　　　　0．1　　　　　　　　0．2　　　　　　　　　0．3　　　　　　　　　0．4

　　　　　　　　τ配／7』（＝σ，，R／7忍）

　図2．20στ，R＝玩に対する平均BER特性

05

図2．20は、1000プロファイル全てのビット誤りを合計して求めた平均BERの

σ畑＝砺に対する特性である。瞬時のBER特性についてかなりの精度で推定できて

いるので、平均BERについても当然ながら正しく推定できている。図2．20には、

σ畑＝隔に対する提案町Pモデルの適用性を議論するために、σ詔＝響く0．5の範囲ま

で9）特性を示している。同図から、σ斌＝翫が0．3を超えるようになると推定精度が

興していることがわかる．N」2および3の場合については、この値（στ，R＝τη3＝0．3）
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が適用範囲の上限であろうと思われる。なお、ここでは指数関数プロファイルを前

提としたので、それ以外のプロファイルに関するσ姻および勧それぞれ個別の適用

範囲についてはさらに検討の余地がある。しかしながら、σ姻が0．3を超えると、

図2．20からも明らかなように、符号間干渉に起因するビット誤り率の値が多くの

ケースで10－2を超え、通常のディジタル通信では通信が不能な領域となる。それに

対して符号間干渉に起因するビット誤わがシステム設計に対してクリティカルと

なる領域（たとえば10－6詔ER＜lo－2）では、本Erpモデルは高い精度を有しており、

実用上十分な適用範囲を有していると言える。

2．42章のまとめ

本章では、仲上一ライスフェージング環境を対象として、遅延波の影響で生じる

符号問干渉に起因して生じるビット誤りを簡易に解析できる等価伝送路モデルにつ

いての理論の展開および計算機シミュレーションによるその妥当性／有効性を示し

た。ここでは、本モデルをErpモデルと呼んだ。

本章前半では、経験的な手法によって得た仲上一ライスフェージング環境のキー

パラメータの概念に基づき、1ヨTPモデルの統計的表現を導き出した。この統計的

表現は、任意の仲上一ライスフェージング環境を、取り扱い容易な等価2波モデル

へと変換するものである。この等価2波モデルとディジタル変復調方式に対する符

号問干渉に起因するビット誤り率特性（BERマッフうを用いることによって、任意の

仲上一ライスフェージング環境におけるBERフロア特性を簡易に推定可能な方法を

示した。

また、本章後半では、伝送路の瞬時インパルス応答を取り扱うモデルについて議

論を行った。任意の仲上一ライスフェージングのインパルス応答を等間隔の遅延時

間に配置し惣〉波の遅延波で近似することを考え、特にN」2および3の場合につい

て具体例を示した。その解析の結果、Erpモデルの統計的表現は酷2の瞬時表現に

おいて［先行散乱波と遅延散乱波の相関を0とする］および［周波数相関特性を中心周

波数において目的とする伝送路のそれと一致させる］等の統計的指標を満足させる

ようにその遅延時間間隔△τを決定したものである、ということが明らかとなっ

た。これにより、その理論展開の一部を経験的手法に頼ったErpモデルの基礎と

なるキーパラメータの概念に、理論的根拠を与えた。
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3．広帯域伝搬モデルとCπ評価への適用方法

3．1広帯域伝送を対象とした伝搬モデルの必要性

1章において述べたように・CDMA方式に基づいた移動通信方式が既に実現さ

れ、さらに、IMT－2000に向けて広帯域CDMA方式の検討が進められている

［8，43－46］。CDMA方式が魅力的であるのは・RAKE受信・ソフトハンドオーバ

（Sofしhand－over）・マルチユーザー干渉キャンセラー（Multiuser　interference

canceler）等の各種高機能技術により従来のFDMA方式やTDMA方式に比べて高い

チャネル容量を達成できるとともに・高い秘話性・多元接続の容易性等のサービス

／システム構築上のメリットをもあわせもっためである［22，47－48］・しかしなが

ら、そのような高いチャネル容量を実現するためには・いわゆるCDMA方式の

「遠近問題」を克服することが前提となる［49，50］。遠近問題とは・全ての通信

チャネルが同一周波数帯を共有するCDMA方式の特徴に起因して、基地局側にお

いて移動局の信号を受信する際、基地局近くにある移動局の強い電波が干渉波と

なって遠方から到来する弱い電波を妨害する、その結果としてシステム全体の通信

効率が低下する、という問題であり、CDMA方式の本質的な弱点の一つである。

周波数利用効率低下の原因となるこの遠近問題の克服は、CDMA方式による移動

通信を実現するための鍵と言われてきた。

移動通信環境における強度変動については2．1．1節において述べた。平均電界強

度は距離に依存性し、たとえば基地局／移動局間距離4に対して4＝30m～1kmの間

でも60dB程度、しゃへい度の強さに起因する短区間中央値変動も20dBを越えるよ

うな変化があるので、基地局から近い所と遠い所から同じ強度の電波が発射される

場合には、基地局での受信においてこの2つの効果で100dB近いレベル差となるこ

ともあり得る。同一周波数帯を共有するCDMへ方式における所望波の識別能力は

処理利得（砺：（㌃≡B。／B、、B。：拡散帯域幅、　B、：信号帯域幅）によって決まり、その値

は通常20～30dB程度である。この処理利得を超えるような強い干渉波があると通

信は不能となり、これが遠近問題となる。これを解決するために、異なる移動局の

信号を基地局受信時に同一強度となるように移動局側の送信電力を制御する送信電

力制御が必要となる。この遠近問題を解決するためには最低条件として距離に対す

る平均電界弓鍍としゃへい度の強さに起因する短区間中央値変動の部分に対する移
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動体側での送信電力制御は不可欠である。

幸い上記2つの時間的変動はマルチパスフェージングの時間変動に比較して時間

的に緩慢であり（0．1～1秒程度以上のオーダー）、かつ周波数依存性も小さいので、

オープンループあるいは制御は複雑になるが精度的には優れているクローズドルー

プによる送信電力制御は実際的に可能と考えられる。

　この遠近問題に対しては、現象の把握（α1劣化の定量的な把握）と対策技術の確

立が重要となる。本研究が行われるまでにも問題点の指摘や送信電力制御・パスダ

イバーシチといった対策技術等については多くの報告［48，50－52］があるが、電波

伝搬研究を踏まえて述べられるべき現象の把握に関しては、多くの検討がなされて

いなかった。これはCDMA方式の遠近問題の評価に適するような広帯域伝送用電

波伝搬モデルがまだ確立されてなかったことに起因すると思われる。

本章ではこのようなCDMA方式移動通信における遠近問題（α1劣化）評価を可能

とする広帯域伝送特性評価用伝搬モデルの必要性を述べるとともに、それに対応し

た伝搬モデル（シミュレーション用のモデル）を提案する。

3。2従来の広帯域伝搬モデル

伝送する信号の帯域が広くなるとマルチパス波の遅延時間差が伝送特性に影響を

およぼすことについては、2．1．4節で述べた。このような目的に対しては、図3．1

に示すような複数波モデルや2波モデル等が使用されてきた。

」
Φ
≧
O
氏

　’τo

」
Φ
≧
O
匡

　　　τo

　O　　　　　　　　　　　Delay　　　　　　　O　　　　　　　2τ・　　Delay

（a）複数波モデル　　　　　　　　　　（b）2波モデル

　　　　　　図3．1従来の広帯域伝搬モデル

一50一



3　世£一肌モー　α拮”への滴　　’

　これに対して、1970年頃から始められたTurin［19］・Hashemi［20］・

Suzuki［21］等の一連の研究では・時間的に変動する瞬時瞬時のインパルス応答そ

のものを生成するモデルを開発しようとした・これら研究において開発された伝搬

モデルは、計算機シミュレーションを文橡としたモデルであり・ある特定の実測デ

＿タをベースとして、その環境を計算機シミュレーション内で再現する方式を基本

としていた。基本的に、発生されるデータが特定の環境における実測データに基づ

いていたため、そのモデルを使用して得られた結果の普遍性が完全とは言えないも

のであった。これに対して、本研究では、従来明らかにされているフェージング理

論を最大限活用し、それを広帯域伝送に拡張することにより・理論的な広帯域伝搬

モデルを確立することを目的とする。

3．3CDMへ方式用伝搬モデルとして考慮すべき点

数値例

　　　　判

CDMA信号
（広帯域）

7
c
陸

□］－［［熱澗工コ工田
、8＝10MHz

ご

7c＝0．1μS

　　　　　　　　｛

図3．2伝送路の遅延スプレッドと伝送信号のシンボルおよびチップ長との関係

図3．2は伝送路の遅延スプレッドと伝送信号の信号周期の関係を示している。ス

尽クトル的には、CDMA信号は拡散信号によって変調されたディジタル信号とみ

なすことができる。通常、拡散符号の信号レート（チップレート）は、情報信号のシ

≧ボルートよりも・・～数百倍程度高速であるのでCD酷信号のスペクトルは

侮φ変調方式に比べてかなり広帯域なスペクトルになる。

伝送する信号の帯域が伝送路の相関帯域幅に比べて十分大きくなる、すなわち、
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信号のシンボル長が伝送路の遅延スプレッドに比べて十分小さくなると、建物や大

地の反射によって生じるマルチパス伝搬路は信号のシンボル長程度の分解能によっ

て識別することが可能となる。図3．3はこの関係を模式的に示している。（a）はイン

パルス応答の時間的変化を示している。このような遅延状態の伝送路において、狭

帯域、すなわち長いシンボル長の信号を伝送すると、到来経路の異なる複数の信号

が一つのシンボルとして合成されて受信されるマルチパスフェージングの状態にな

る（b）。この場合の受信信号強度分布はレイリー分布になる。しかし、伝送路の帯

域が広くなりシンボル長が短くなると、マルチパス波の遅延時間差に対する識別能

力（分解能）が向上する。たとえば極端な場合（c）、一つのシンボル内では一つの経

路を伝搬する信号のみが受信されるようになる。この場合には、この受信信号の強

度分布は明らかにレイリー分布ではなくなる。さらに、受信信号が検出される遅延

時間の位置は移動局の移動に伴って変動するので受信信号の遅延時間を固定した伝

搬モデルは不適当である。これは、CDMA受信機の同期等を検討する際には特に

重要となる伝搬現象である。

強度

遅延
顯灘

’獅ノ　　難嚢

麟
総
灘
㍉

　
難
蕾

，
，
驚
，

　
霧
唄
、

　　
蕪
難　裂

時間@＼無　　　　　　　　　冨ト
　　　　　　パス　　　　　　　　シンボル長　　　　　　　　　シンボル長

　　　（a）インパルス応答　　　　　　　（b）狭帯域信号　　　　　　　（c）広帯域信号

　　　　　　　　　図3．3狭帯域信号と広帯域信号の比較

なお、ある一つの伝搬経路（たとえば図2．4における個々の伝搬路）を経て受信点

に到達する信号をここではマルチパスを構成する複数の経路の一つという意味で

「パス」と呼ぶことにする。また、各パスの遅延時間差を、ある基準伝搬遅延（通

常は最短経路の伝搬遅延）からの遅延時間として、本章では単に「遅延時間」と呼

ぶ。
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図3．3（c）に示したような広帯域信号を扱う場合には・マルチパス伝搬路の遅延ス

プレッドを設定する2波モデルでは不備であり・適当な遅延時間極重でプロファイ

ル上の電力を分割し・複数のパスを発生させるモデル［18・22］でも十分という保証

はない。このような広帯域フェージングを扱う伝搬モデルは原点に立ち返って再構

築する必要がある。

このような広帯域伝搬モデルの開発に際して考慮すべき点は以下のとおりであ

る。

．パスの一波一波がチップ長乃以下の時間分解能で識別されるパスモデル（発生

してはやがて消滅するパスの集まりとするモデル）であること・

・受信系の同期は分解能乃で受信される信号の内の一波に対してなされ・それが

所望受信信号を与えることになるので、各パスの発生から消滅に至る過程はで

きるだけ現実に近づけること。

・パス存在期間中のそのパスから得られる信号の位相変化は遅延時間量の変化

（すなわち周波数特性を有する位相の変化）で与えること。

」
Φ
≧
O
氏

　　　　　　　　　　　　　　　　Delay

@Path
@　　　　　　　　　　　　♂／

@　　　　　　　／♂
@　　　　　　　　　♂♂

@　　　　　　　　♂／

@　　　　　　　ぐ／

@　　　　ノ♂

m＝τ。∠
△τ

’

’ニ’o　　　　　　　　　　　　　　Time

図3．4パスの発生と消滅の過程（模式図）

・最後の項について説明する。パスー波の発生から消滅に至る過程を時間軸及び遅

騨上で模式的に示したものが図3．4である。図で遅延時間の変位量△τが乃と同程
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度かそれ以上になりえる場合には、パスの存在期間中にそのパスの存在による各

チップの相関検波出力が時間的に変化することになる。この影響を考慮に入れるた

めには、移動局の移動を受信信号の位相の変化と捉えるだけでは不十分であり、遅

延時間の変化として扱う必要がある。このとき、△τは次式で与えられる。

　△τ＝エニ旦△∫

　　　Co　　，

y　：　移動体の速度ベクトル，

△∫：　パスの持続時間，

3　：　パスの到来方向を表す単位ベクトル，

o。：　光速．

（3－1）

　ly・5トv（ッと3が同方向または逆方向）として、たとえばv△’（≡△L）一30mとする

と、△τは。．1Fsとなり、チップレートが数M～10Mchip／s程度の周波数拡散に対し

ては乃と△τは同程度になる。このため、位相の変化量（2恥τ）には上記チップレー

トに対応する周波数の範囲で無視できない程度（2πのオーダー）の差が生じ、位相変

化は周波数依存性を有することになる。

次節以降、このような広帯域伝搬伝送を行う移動通信システムに対応した伝搬モ

デルを提案する。

3．4広帯域伝搬モデル

3．4．1基本式

まず、伝送路のインパルス応答戻η）を複素振幟，（κ）、遅延η（κ）を有するパス

娠τ，x）の集合である次式のように定義する（κ：移動局の変位）。これが本モデルの基

本式である。ここで、対象とする伝送路のパスの総数をNとし、上記パスはそのう

ちの播目のパス奴τ，κ）を対象としている。今後、これを「パス幻と呼ぶ。なお、

この表現式そのものは従来からある考え方［32］であり新しいものではない。

●｝ーラ＠　ち　
τ説ラ↑　0

1
｛κΣ
司

　
＝
，

のμ
　
み

〃
Σ
司

　
＝
「

め　礼雇 （3－2）

上式は炉v∫を用いて時晦の関数に変換できる。h（切は変数τに対してはチップ長
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易の時間スケールで大きく変化し・一方・∫に対しては通常乃（情報信号のシンボル

長）時間スケールよりも極めて緩1曼に変化すると考える・パス’の複素振幅娠κ）は移

動区間上の有限区間においてのみ0以外の値を有すると考える（図3・4参照）・このた

め、任意の地点κ（または任意の時間のにおけるパスの数は常に有限である・ここ

で、4∫（κ）が0でない値を有する区間をκ畑・ぐKu4　m・xとし・∫番目のパスが存在する

区間長を△承≡職㎜x一κ畑・）とする・個々のパスの平均存在区間長皿（≡瓦）は・短区

間中央値が一定とみなされる区間長（市街地のマルチパス環境では10～数十血程度）

と同程度であると考えるのが自然である・この値はビルの平均的な幅とも一致して

おりパスの存在区間長として妥当な値であると考えられる・

パス‘一2

1繍：

f1＼滞llき：

懇馨

o?…、

’v，　　、　　　n 飼嵐亀

散乱波の発生と消滅のタイミングの決定
，緯：ジ嚇験「

’一2 ’一1 ’ ’＋1 ∫＋2

遅延量初期値の決定
醸婚＼裏酪

強度（最大値）の決定
・へ顧訟

● ● ●　●
醸』巡

到来方向の決定 ÷硫穂

パス塒系列信号の発生

Σ

乃（切
堀’㌔㌔㌔㌔㌔

㍉、 ｪ　こヒき」
・ミ蓬こiilミ、

箔，κ）

図3．5広帯域伝送路フェージング時系列生成の手順

図3．5はここで提案する伝搬モデル（シミュレーションモデル）のフローを示した

ものである。以下シミュレーションによる時系列生成の中心となるδ，（κ）、η（κ）を

生成する手順について詳細に説明する。

3・4・2散乱波の発生および消滅
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一つのパスの発生および消滅の過程には、他のパスの存在が関与せず全く独立で

あると考えるのが自然であり、そのような確率過程はポアソン過程である

［19，20］。この考えに基づき、パスの生起間隔Zgの分布ρgを平均値△L〃〉の指数分布

によって、また、パスの生存区間11の分布ρ1を平均値△乙の指数分布によって、そ熟

それ次式のように与える。これによって発生から消滅までの過程をポアソン過程と

することができる。

　　　　晦ω・澄卿←劉　　　　　（3－3）

　　　　nω・翫叫澄）・　　　　　（3－4）

上記2つの式の結果として、実際のパス数の分布ρ。は平均値Nのポアソン分布で

ある次式となる。

A（・；N）喋・xp（一N）・ （3－5）

3．4．3遅延プロファイルP‘τ）

遅延プロファイルP（τ）は従来モデルとの整合性を考慮して、遅延スプレッドをτ。

とする次式め指数関数で近似する。ここでE（・）はん領域での期待値、POは平均受信

電力である。

　　　　PωニE（1呵）≡筆ドエ　　　（」6）

3．4．4遅延時間分布ρ4（τ）およびパス∫の電力P∫（τ）

各パスの遅延時間は、遅延時間が小さい程（すなわち直接波に近い程）パスの発生

確率が高くなるとして、平均遅延時間η（パワーウェイトなし）の指数分布を仮定す

る。
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　　　　ル（・）・壱・xp（一考）・　　　　　（3『7）

また、パス’の電力P’（τ）についても・反射・散乱点が直接波に近い程散乱強度が

大きくなるとして・τに関する指数関数を仮定する・ここで働は電力が1／6になる遅

延時間、％はある定数である・

　　　　君〔・）≡舜exp（一考）・　　　　（3－8）

ここで、

　　　　P（・）＝君〔・）以τ）・　　　　　　　　　（3－9）

であるのでτ。、τ4、窃、％は、次の関係式を満たすように設定しなければならな

い。

　　　　謡・÷偽＝τρ考τ4・　　　　（3一・・）

3．4．5パス’のインパルス応答瑠τ，κ）

パス∫のインパルス応答奴箪）の時間変化を以下のように表す。

　　　　h’（切＝α’（κ）δ（τ一τ・（κ）），

　　　　畠（κ）≡rf〔κ）exp（jθ、）

　　　　η（・）・厭・i・（毒（細）・（腹一・一腹一）・

　　　　　　　・・　　　　（・＜・ゆ…麟く・）・

　　　　姻・・ゆ＋畷・一㌔。），　（・、曲・・≦㌔脳）・　（3一・・）

傷はパス∫の初期位相で0～2πの範囲で一様に分布すると仮定する。最後のη（κ）を与
ら

える式において、∫∫はパス∫の到来方向を与える単位ベクトル、κは移動局の移動方

向を示す単位ベクトルである。散乱波の到来方向分布は移動局側受信を対象として

　　　　　　　　　　　　　　　　一57一
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0～2πの一様分布とする。τ瓦。は遅延時間の初期値であり、式（3－7）によって確率的

に与えられる。

上式において、娠κ）の振幅畷κ）の生起から消滅の過程については、連続的な変イヒ

を伴う関数として、正弦波的な変化を仮定している。この散乱波の時間的変動（素

干の振幅の変動）については、フィールド実験等によってその特性を今後明らかに

する必要がある。しかしながら、移動局の移動に伴う位相の変動（2碗，（κ）の変動）

に比べて各散乱波の振幅変動（η（κ）の変動）は十分緩1曼であると考えられ、一つの

チップにおいて複数パスが受信できる環境では、r∫（x）の変動のふるまいがフェージ

ング変動に与える影響は小さいと言える。

3．4．6周波数伝達関数石（君κ）の時系列生成

　このようにして得られた奴τ，κ）を式（3－2）に代入することにより、伝送路のイン

パルス応答滋雨κ）が得られる。伝送路の周波数伝達関数刀（君κ）と戻η）は次式で与え

られるフーリエ変換対であるので、これから詔（君κ）を求めることができる。

咽二∫二姻α甲（一ノ2ψ）4・・

姻＝∫二咽駆P〔プ2πゾ・）げ・

（3－12）

（3－13）

（3－12）式に（3－2）式を代入することによって、刀（擬）の積分は簡略化され、∂∫（κ）

とη（κ）を用いて次式のように簡易に表すことができる。

咽＝∫劃姻塵朔｝卿2ψ）砿姻叫ノ2礁ω）

（3－14）

（3－14）式の8，（κ）exp（」2碗∫（κ））の項がパス∫の時系列に相当する。κ＝v’として上述

の式にしたがって時系列を発生させれば目的とするフェージングデータが生成さ

れる。これまで説明してきたシミュレーションにおいて設定すべきパラメータを表

3．1にまとめる。また、実際の移動通信環境における各パラメータの典型値を参考

値として示す。
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表3。1シミュレーションにおいて設定が必要なパラメータ

パラメータ 記号 参考値

移動速度 v 任意

遅延スプレッド ％ 0．2～5μs

平均パス数 N 2～数十

パスの平均存在区間長 巫 10～30m

散乱波の平均遅延量 ％ 2τ。（※）

電力が1／8になる遅延量 ％ 2％（※）

（※：1／τ。一1／τ4＋1煽の関係を満たすこと）

3．4．7提案された伝搬モデルによる結果の例

図3．5は、ここで提案したモデルによって生成されたインパルス応答の時間変化

の一例を示している。時系列データを生成するために行ったシミュレーションの際

に用いた各パラメータ値を表3．2に示す。同図から、本モデルによってパスの発生

と消滅の過程がシミュレートされている様子がわかる。

自コ
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　　ヒ図3．5提案された広帯域伝搬モデルによるインパルス応答時系列の例
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表3．2シミュレーションに用いたパラメータ

v 10rn／S

％ 1μS

N 10

巫 30m

勉 2τ6

％ 2％

P
O

1

3．5CDMA方式におけるα変動特性評価への適用

本節では、前節において提案した伝搬モデルを実際のCDMA移動通信回線に適

用する手法を説明する。

3．5．1α1の推定法

移動局の送信出力が適当な手段（オープンループまたはクローズドループの送信

電力制御）によって少なくとも距離変動とシャドウイングによる信号強度変動が抑

圧されていると仮定する。電波を発射している移動局がM局あるとすると、そのう

ちのある1局の実効的な信月電力対雑音電力比（（励は次式となる。

（多）ω＝ G。P。ω

レ　　　　　　　　　　　　　ら

Σ殊ω＋ハ㌔B。
ノπ＝2

GPp。ω

ゲ
Σ乃。（り

3π篇2

，（M＞＞2）， （3－15）

ここで、Pcは所望局（移動局番号：1）の信号電力、　P伽は所望局以外の移動局（配：作2

～初からの干渉波電力、賜B。はシステム雑音である。CDMへ方式の性能を議論す

る際には、移動局数が飽和に近い状態での総干渉量を対象にするため、システム雑

音の影響は無視でき、式（3－15）の最右辺で考えておけば十分である。以下これを

α1と呼ぶ。

基地局と移動局配の間の伝搬路の周波数伝達関数をη（〃）、そのインパルス応答

を編（切と表す・騙（紛およびゐ彫（切は、本章で提案した広帯域伝搬モデルを用い

てそれぞれ生成する。
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一
（3一・5）式においでそれぞれの干渉波電力（乃滋瀕禰からの電波醸馨ll

信電力であり次式となる。

　　　の　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユ

へ（’）づ］綱瑚η（〃）姻砿 （3－16）

ここで、F，の［F。の］は拡散信号に対する送［受］信フィルタの周波数雛である・

3訓ま麟信号（・次嗣を拡散信号（繰り返しPN符号・艦スペクDので2次変調

したものとして与えられる山山砺〉〉・でかつ相的（すなわちP・諺求める）に対し

ては次式の連続スペクトルとして良い。

　　　　　血（

3・（ノ）＝右
π（ノーゐ）

　藩

論）〕

　　　　，

（3－17）

こごa加は拡散信号のク・ツク周騰←・1τ・）・窟キャリヤ周灘である・

個々の伝送路の具体的な伝翻拠が提案された伝搬モデルによって生成されれ

ば式（3－15）の分母が得られることになる。

次に、所望澱動Pc（’）を求める．所望波の変動はCDMAの受信方式に依存す

る．これは艇を伴って到来する多数のノrスの中のどの波に対して同期をとるカ＼

あるい脚KE方式のように麟のパスの信号を最適に合成するようなパスダイノミ

＿シチ方式を採用するか否かによって所望波信号の振る鋤は異なる・ここで亭ま複

数受信される波の中の遅延時間簸（ん＝1，2，．．．，　G》）の波に受信系が同期した場合を

考える．この場合の所望信号の受儲力をPαとすると・次のように与えられる・

Pα帥・（ち・、）12P，（∫）・

瓦（彦）ニ1｝1ω・

ρσ（診，τの＝

£31（ノ）卿・（塵（プ）31（プ）・xp（j2π幽

τκ＝
iん一1）箕・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，
序（プ瞬）咽醐24∫1固（プ）陸

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－18）
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ただし、拡散信号（2次変調波）の自己相関特性R。（τん）が理想的で、単一パルスの自

己相関関数を与える次式が成立することを前提としている。

嗣弼∫1剛2exp〔」2π蹴
（3－19）

3．5。2パスダイバーシチ

　前節で述べたような遅延時間τんのパスを対象として同期受信する方式では、これ

によって得られる所望信号はレイリーフェージングであったり、やがて消滅する波

であったりして、きわめて大きなレベル変動が予想される。これは許容量以上の

α1劣化をもたらすので、満足な通信品質を確保するためには、以下に述べるよう

なパスダイバーシチ技術の適用が必須である。

CDMAではこれまで述べたように、その原理上異なる遅延を伴って到来するパ

スを遅延時間磁ん＝1，2，＿，Gρ）ごとに分離識別できる機能を有する。このように

して分離された信号を種々のアルゴリズムに従って合成（または選択）することによ

りダイバーシチ効果が得られる。このようなダイバーシチはスペースダイバーシチ

のように外見的構造でなく内部の信号処理によって実現されるものであるため

Implicit　diversityと呼ばれる［48，52］。原理的に最大効果を得る合成法は最大比

合成法であるが、RAKE受信機［51］やPDI（Post　Detection　Integrator）受信機

［49］がこれに分類される。典型的なダイバーシチである最大レベル選択方式と最

大比合成法の場合の所望信号受信電力は以下の式で与えられる。

日　レベル’巽　再曇
P・（’）ニmax｛Pαω｝・

（3－20）

日　　ヒA　再曇
P・（’）＝￥Pα（∫）・

（3－21）

最大比合成受信において全ての散乱波が考慮された場合はP（戸PoニP11となる。

3．6シミュレーション結果の例
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3．6．1従来モデルとの整合性

　ここで提案する伝搬モデルは広帯域伝送路におけるシミュレーションを対象とし

て開発されたものであるカミ伝送帯域を減少させ狭帯域信号とすることによって、

狭帯域伝搬モデルとしても利用可能である。本節では、従来モデルとの整合1生を示

すことを目的として、狭帯域モデルとしての特性を示す。以下に示す結果では、伝

送路帯域B。を10kH乞、平均波数〉を50、他のパラメータは表3．2に示すものを用い

ている。

図3．7は、本提案モデルを用いて生成した狭帯域信号に対する信号レベルの累積

確率分布を示している。講中のシンボル「□」が、提案モデルによるシミュレー

ション結果であり、実線は理論曲線であるレイリー分布の累積確率分布を示してい

る。図3．8は、移動局の空間的移動距離に対するフェージングによる強度変動の自

己相関関数を示している。破線が本モデルによるシミュレーション結果であり、実

線は次式で与えられる理論値ρ、である［12，13，15］。

　

一4。
π

　
三一　む

　
」

　
鐸の　

4
〆

　
ρ

（3－22）

ここで、4。は受信位置変位、λは波長、Joは第一種0次のベッセル関数である。
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両図とも、シミュレーション結果は、理論カーブとよく一致している。したがっ
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て、ここで提案するモテリレは狭帯域チャネルモテうレとしても有効であり、従来の移

動通信伝搬理論とよく整合することがわかる。

3．6．2広帯域所望信号の信号強度変動

　　　　　　！一1・

　　　　　　言＝：；　．　　．　．　（・）拡諮号のスペクトル・1⑦

　　　　　　毛　　　裳
　　　　　　忌

　　　　　　1：il．　．，（b）送信ブイル棚
　　　　　　　　　　　　　　×

　　　　　　　　　　　　　　x

　　　　　　　　受信フィルタ（＝送信フィルタ）F，ω

　　　　　　　　　　　　　　Il

　　　　　　　　　　　　　逆拡散　　　　　拡散符号

　　　　　　『D。1。∴、、e。｝’

　　　　図3．9CDMA信号のシミュレーションフロー

　　　　　　　　　　　　　　一64一



3．世£一肌モー　α拮’，への滴

図3．9は、3．5節において記述した手順により・広帯域CDMA信号の所望信号を

得るシミュレーションのフローを図示している・伝搬モデルのパラメータは表3・2

の値を使用した。また、システムパラメータとして・RF中心周波数を1・5GH乙・お

よび、信号帯域8。を10M助と仮定している。送受信フィルタには、ロールオフフ

ァクタが送受の和として0．5となるルートナイキストフィルタを仮定した。（c）は伝

送路の伝達関数であり、本章で提案した伝搬モデルによって生成される。（d）は、

受信信号のスペクトル5。（〃）［＝51の1㌃の乃（〃）F。の］である。送信信号のスペクトル

（a）と受信信号スペクトル（d）の間の相関を式（3－18）に従って周波数領域で行うこ

とによって、（e）の相関出力が得られる。これは、CDMA受信機におけるマッチド

フィルタ（Matched　Fnter：MF）出力に相当する。（e）を、広帯域伝搬モデルで生

成された伝送路のインパルス応答（f）と比較すると、散乱波が存在する遅延時間（こ

れをタップと呼ぶ）の相関が大きくなっているが、その前後のタップの相関も大き

くなっている、つまり信号が分散していることがわかる。これは、送受信フィルタ

による波形歪みに起因するものである。

　図3．10は、受信信号強度解析例の1つとしてパスダイバーシチとして以下に示

す3種類を仮定した場合の所望信号強度変動を示している。

（i）最大強度タップのみの選択

（ii）強度の上位3タップの最大比合成

（iii）全タップの最大比合成
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図3．103種類のパスダイバーシチ方式による所望信号強度変動の例

一65一



3幽とα1頸　への滴　　’

なお、ここでは伝送チャネルの帯域幅は2M田としている。

所望信号の信号強度変動は以上のようにして生成することができる。

3．6．3干渉信号の信号強度変動
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図3．11伝送する信号帯域を変化させた場合の干渉信号のスペクトルの時間変化

総干渉信号電力P1は、個々のユーザーの干渉電力P加伽二2，3，．．．，　M）の和とし

て与えられる（（3－15）式）。P伽は各ユーザーηに対する受信信号スペクトル（図

3．9（d）に相当）を周波数軸上で積分することによって得られる。図3．11は、

10kHz・2MH乞・10M臼乞の3種類の帯域の信号を仮定した場合の受信信号スペクト

ルの変化を・図3・12は、そのスペクトルの積分として与えられる1干渉局あたりの

干渉信号電力をそれぞれ示している（伝搬モデルのパラメータは表3．2に同じ）。こ

れらの図から・伝送帯域を増加させると、帯域内にフェージングの周波数特性が現

れる・つまり周波数選択性フェージングとなり、その結果周波数軸方向の平均化効
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果が現れて、受信信号強度変動が小さくなることがわかる。

干渉信号の強度変動はこのようにして推定することができる。しかしながら、干

渉序数が増加するとともに、総干渉信号電力P1の変動量はP∫の平均値に比べて相対

的に小さくなる。したがって、チャネル容量が上限に近い状況を想定すると、式

（3－15）で与えられるC／1の時間変化は、主に所望信号の強度変動によって与えられ

ることになる。
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図3．12受信信号帯域幅を変化させた場合の干渉信号の強度変動

3．7実験データとの比較

パスダイバーシチの効果については、これまでに幾つかの実験結果も行われてい

る［53－58］。本節では、25Mchip／sの広帯域信号を用いた屋外フィールド実験の

結果を用いてパスダイバーシチ効果の解析を行い、本研究で提案された広帯域伝搬

モデルによって得られる結果と昆較することによって、本提案モデルの妥当性を検

証する。

3．7．1シミュレーションおよび実験における解析手法

CDMへ移動通信におけるパスダイバーシチ効果の実験的検討を主目的として伝

搬路のインパルス応答の時間（距離）変動特性を測定した。実験の諸元を表3．3に示

す。測定地域は郊外の市街地であり、地上高45mの鉄塔上から7段M系列、

25Mchip／sのPN信号でBPsK変調された信号を送信し、受信側ではsAwデバイス
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を用いたマッチドフィルタによって伝送路のインパルス応答を測定した注4。受信側

は台車等によって移動しながら測定を行い、1つの地点で1．13cm（約0．1波長）間隔

で256サンプルのインパルス応答を記録した。受信点は送信点から数百m～数km

の距離でありほぼ全て見通し外の環境である。十分なα1＞が得られた12地点の結果

を選択し解析を行った。この12地点の遅延スプレッドの値は図3．13にヒストグラ

ムで示すように200nsec～1μsecである。測定された遅延プロファイルの形として

は、指数関数的なもの、2波や3波以上のスパイク状のもの、等が含まれている

が、解析結果に明確なプロファイル依存性が見られなかったので、ここでは全てを

同様に扱っている。

表3．3遅延特性測定諸元

送信周波数 2598MHz

送信出力 10W

送信信号 7段M系列

チップレート 25Mchip／s

送信アンテナ 短ホイップ

送信アンテナ高 45m

受信アンテナ 短ホイップ

受信アンテナ高 1．5m

地点数

　5

4

3

2

1

0

　む　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　さ　　　　　　の　　　　　　　　　

　　　　　遅延スプレッド（nsec）

図3．13解析地点の遅延スプレッド分布

次に上記実測および伝搬モデルから得られたインパルス応答時系列を用いてパス

ダイバーシチ合成後の信号強度を求める相関処理について述べる。ここでは、

3．6．2節に示した方法と同じ手法を用いている。つまり、送受信フィルタ特性等の

影響を考慮して、周波数領域における相関処理を行った。

複数の到来波の中の遅延時間磁んニ1，2，＿，Gp）のチップに受信系が同期した場

合の受信電力をPαとすると、Pαは次式で与えられる。

磁ωニ1死（ちτκ）1君ω，

注4 ｽだし、これは25Mchip／sの分解能で測定できる特性であり、理想的なインパルス応答（無限に広い周波

数成分を含むインパルスに対する応答）とは異なる。
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畠〔！）君伽（塵（！）1ガ

　　　　　　　　　　タ
∫二二漂然君（ア）5＊（∫）・xp〔j2岡4

・、＝ iん一思．

∫二13伽幽媚（∫）2ガ∫二15〔！）陵

，

（3－23）

上式において、伝送路の伝達関数τ（君のに、実測データおよびシミュレーション

データから求めたものを代入することによって、それぞれの受信信号時系列を生成

する。

最終的に（3－23）式で表される各チップの出力Pαを選択／合成することによって

パスダイバーシチが実現される。合成チップ数の変化に対する特性の解析では、

・全てのチップ出力を最大比合成

・強度が最大のチップを選択

・最大3チップの最大比合成

・最大5チップの最大比合成

の4種類のパスダイバーシチ合成（RAKE方式）を検討した。

3．7．2解析結果

信号帯域の増加に伴ってパスダイバーシチの効果は大きくなりマルチパスフェー

ジングによる信号強度変動が抑圧される。ここでは受信レベル累積分布の1％値と

99％値との差をフェージング変動幅と定義してこれをフェージングの大きさの指標

とする。パスダイバーシチ効果は遅延スプレッドに対するパス識別の時間分解能、

すなわち信号帯域幅（．Bc）×遅延スプレッド（τ。）によって決定される。図3．14は全て

のチップ出力を最大比合成するパスダイバーシチについてB碗に対するフェージン

グ幅の変化を示している。実験による遅延プロファイルに対しては、100kH乙から

10MHzの複数の信号帯域を仮定して強度変動幅を計算した。実線は実験結果を対

数で近似したものである斌指数関数遅延プロファイルを仮定した広帯域伝搬モデ
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ルから得られる結果とかなりよく一致している。
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図3．14信号帯域に対するフェージング変動幅の変化
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図3．15文献［58］による式との比較

10

B。％に対するフェージング変動幅の検討結果としては文献［58］にマイクロセルの

見通し内伝搬（周波数2．6GHz帯）を対象として実験によって得た式［50％値，99％

値］ニ7－5．310g（βcてじ）が報告されている。図3．15は本稿での実験から得られた［50％値

一99％値］とこの式による推定結果を比較している。本稿で得られた結果の方がやや

変動幅が大きい。セルの大きさ、見通しの有無、等の点で両者の環境に差がある

が、パスダイバーシチ効果に影響を及ぼすパラメータは（遅延プロファイルの形の
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影響がないと仮定した場合）基本的には8、τ。のみであると考えられるので、両者の

間には本質的な差はないものと思われる。

図3．14および図3．15の計算においては、パスダイバーシチ合成として全チップ

の最大比合成を仮定してきた。しかしながら、実際のRAKE受信機の構成を考える

と合成可能なチップ（フィンガー）数は限られるものと思われる。

（
o
D
℃
）
二
一
〇
一
〉
♪
O
⊆
一
℃
O
L

30

25

20

15

10

5

」
0
1

0
0

　　　　　　　　　　　　　　：

ｵ

　曜、3　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1

堰@　＼こ　　　　ミ㌔　　　　　1：、　　　　i

f　　　　　　　　　鞠聖・、　　　　　　　　1　　　　　　　　　、　一

@　　　　　　　　　　　曹　　　　一　　　一

c　　　　 ・、

A、．@　　　　　　　　　　　聖　匿
… 墜襟零：：、

　　　　Measured

c・
@Simulated

1　　し・・』’㌧一≡一一．．．　　　　　　　　，　　　響　　　　　　　　　’一・一：’

@　　　　　　　　　　　覧　冒　　　　　　　　　　　　　9　　　層

@　　　　　　　　　　　　　魅　匿｝

　　　　　　　　　　　　「
iそれぞれ上から順に駄1チ以・チ・ス・チ以脅チ・プ合成）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；

「

　　0．1　　　　　　　　　　　1

［Bandwidthr［Delay　spread］Bc％

10

図3．16合成チップ数の変化に伴うフェージング幅の変化
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図3．17合成チップ数の変化に伴う平均受信電力の変化

図3．16は合成するチップ数を変化させた場合（最大1チップ選択、3チップ、5

チップ、全チップ合成）のフェージング幅［1％値一99％値］の変化を示している（実線
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は実験解析結果の近似式、実験値の各プロットは煩雑なため表示省略、破線はシ

ミュレーション値）。また、図3．17は、全チップを合成した場合の平均受信電力

と、1チッフ選択、3チップおよび5チップ合成の場合の平均電力との差を示してい

る（プロットが実験、実線および破線がシミュレーションから得られた結果）。チッ

プ出力の最大比合成が理想的に行われたと仮定すると、この受信電力の損失は平均

α1の劣化として現れ、通信容量の減少をもたらす。

　図3．16および図3．17からは、B。τ。が増加するにしたがって多くのチップ数の合

成が必要になることがわかる。B。τ。＜1では、フェージング幅、平均電力ともに3

チップ程度の合成で十分な性能が得られるが、B。τ。＝10程度の広帯域伝送

（ex．β。＝10M日曜、τ。一1μsec）を行う場合、　B。τ。から決定されるパスダイバーシチ効

果を最大限に発揮するためには、多くのフィンガー数（＞5）が必要となることがわか

る。特に平均受信電力については広帯域伝送領域でフィンが数についての依存性が

大きい。文献［56］でばB。τ。＜1．1では2チップ、B。τ。＞1．1では4チッフ程度がよいと

しているが、ここで得られた結果はそれに沿うものとなっている。

全体として、広帯域伝搬モデルから予測される結果は、実測結果に近いものと

なっており、提案されたモデルが現実に近い環境をシミュレートできていることの

確認の一つとなっている。

3．83章のまとめ

本章では、CDMA等広帯域伝送を行う移動通信システムを対象とした広帯域伝

搬モデルを提案した。さらに提案モデルを用いた実際の受信信号強度変動推定方法

を示した。また、実環境におけるフィールド実験測定結果との対比を行い、その妥

当性を検証した。

本モデルは前章における理論解析の際のリファレンスモデルとして用いるととも

に、CDMへ移動通信におけるフェージング対策を議論する4章および5章での提案

方式の性能評価のツールとして使用する。

　ここで提案したモデルはCDMA移動通信における各種技術の検証／開発における

伝搬モデルとして使用されている（たとえば［5創）。
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4．スペースダイバーシチと遅延回路を組み合わせた

　　　CDMA移動通信用フェージング対策技術

前章までは、移動通信伝搬路におけるフェージングおよびディジタル伝送特性を

扱う伝搬モデルについて述べた。本章以降では、フェージング等の伝送特性劣化要

因に対する対策技術を提案する。その提案方式の性能を、3章で提案した伝搬モデ

ルを用いて定量的に評価する。

まず本章では、スペースダイバーシチによってCDMA方式のパスダイバーシチ

効果を促進させ、特にマイクロセルシステムにおけるマルチパスフェージングの軽

減に有効な基地局用アンテナシステムを提案する。

4．1提案システムの原理

信号強度

MS

　　　　　　BS

（a）大セル

遅延

プロファイル

大セル

BS　：Base　Statbn

MS：Mobile　Station

小セル

　　一1ト・一

　　　　To

信号強度

τ
o

ト

（b）小セル

遅延

遅延

プロファイル

遅延

図4．1セル半径とパスダイバーシチ
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既に述べたようにCDMへ方式では複数の到来波を拡散符号のシンボル引馬の分解

能で識別することができ、各到来波を合成、選択するRAKE方式、　PDI方式等のパ

スダイバーシチの適用が可能である。図4．1は遅延スプレッドとサービスエリア半

径（セル半径）との関係を模式的に示している。パスダイバーシチが有効に機能する

ためには、伝送路の遅延スプレッドτ。に対してτ。が小さいことが必要となる（a）。

ところが現在実用化が始まっているcdmaQne等の比較的狭帯域のスペクトルを用

いるシステム（たとえば2MH乞程度以下の拡散帯域幅（易＝0．5μs））では、周波数有効

利用の観点から将来の移動通信システムとして指向されているマイクロセル

（Micro　ce丑ular）や、構内／屋内無線のように伝送路の遅延スプレッドが小さい

（’τ〆0．1μs）環境下（b）では、τ。＜乃となり十分なパスダイバーシチの効果が得られな

い。

MS

BS2

BS1

セル

’BS3

信号強度

BS1

一1トー

　ろ

BS2

彩

BS3

図4．2分散アンテナシステムの概念図

遅延

CDMA方式で必須とされる送信電力制御のダイナミックレンジを縮小し、パス

ダイバーシチ効果を活用してフェージングを軽減する手法として分散アンテナシス

テムがある［60］。図4．2は分散アンテナシステムの概念を模式的に表したものであ

る。分散アンテナシステムは1つのセル内に複数の基地局アンテナを設置し、移動

局と最寄りの基地局間の伝搬距離を短縮することによって送信電力制御のダイナ

ミックレンジを縮小し、また伝搬距離による遅延時間の差を活用することでパスダ

イバーシチを有効に機能させフェージングの軽減を図る技術である。さらにマイク
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ロセルや構内環境のようにτ。が乃に比べて小さい場含にも、各基地局アンテナ間に

遅延回路を挿入してパスダイバーシチが有効に動作するようにした（すなわち人為

的に周波数選択性フェージング環境とした）システムも考案されている［60，61］。

分散アンテナシステムは送信電力制御全体のダイナミックレンジの縮小という観点

からは非常に有効に機能するが、マルチパスフェージング軽減という観点からみる

と、各基地局と移動局との伝搬距離差が大きい場合（移動局がある1っの基地局近

傍にある場合等）には結局最短基地局からの信号が支配的となり、パスダイバーシ

チが有効に機能せず大きなフェージング軽減効果が期待できない。

信号強度

BS　1

　　　40

Q7c

BS2

MS

　Bs

Q
醐
醐
網

遅延

図4．3提案システムの概念図

本章では分散アンテナの考えを取り入れたスペースダイバーシチによるフェージ

ング軽減基地局アンテナシステムを提案する。図4．3はここで紹介するシステムの

概念を模式的に表している。構成はスペースダイバーシチ効果が得られる距離4。だ

け離した2つ以上のアンテナの給電部の片方にπ以上（図中では27b）の遅延を付加す

るものである。その結果スペースダイバーシチ効果で独立な変動をする2ブランチ

によるパスダイバーシチを行なえることになり、フェージング軽減が期待できる。

また、このシステムは通常のシステムに対して基地局側のアンテナシステムのみを

変更するだけで移動局側の変更の必要はなく、さらに、スペースダイバーシチを行

なっている基地局側に関しても閉ループ制御の複雑な合成回路を付加する必要もな

いので、システムインパクトは極めて小さい。また、基地局側送信／受信の両リン

クにおいて有効であるという利点をあわせもつ。

4．2システムの構成
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4．2．1アンテナ間隔と空間相関特性

スペースダイバーシチ効果の得られるアンテナ間隔4。は空間相関係数ρ、によって

決定される。基地局ダイバーシチを対象にしたレイリーフェージング環境における

空間相関特性については文献［15，62，63］で明らかにされている。基地局に対する

受信信号の到来方向を正規分布（平均φ。［アンテナ配置の延長方向を基準］、標準偏

差σφ）で近似すると、信号強度の空間相関係数ρ。は次式で表される。

（4－1）

φ。＝gooの場合の4。に対するρ。の変化を図4．4に示す。到来方向の標準偏差σφの値

については、従来の自動車電話システムのようなマクロセルシステムを対象とした

市街地環境では1～30が用いられている［63］。ここではマイクロセルを対象として

いるので、τ。＝0．1μs、平均送受信点図距離200mと仮定するとσゲ100と見積られ、

図4．4から、到来方向に対してアンテナが垂直方向に約1波長程度離れていれば

ρ、幻．3となりダイバーシチ効果が期待できることがわかる。しかし、φ。ニooの場合

にはρ、は1に近づき（（4－1）式の理論近似式では常に1）アンテナ配置方向にはダイバ

ーシチ効果は期待できないので、アンテナの配列には検討が必要である。

　　　　1

　　d
　　芒0．8
　　．9
　　芒
　　お0．6
　　8
　　呂04
　　慧
　　歪α、

　　8

　　　　0
　　　　0　　　　1　　　　2　　　　3　　　　4　　　　5

　　　　　　　Antenna　separation　40／λ

図4．4アンテナ間隔と空間相関係数（図中の値幡φ）

2。

4。

10。；

　　6。i

W。
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4．2．2システムの構成

前節の考察を踏まえて、ここでは図4．5に示すような4本のアンテナを正三角形

の頂点およびその中心に配置した基地局ダイバーシチアンテナシステムを提案す

る。アンテナ配置を検討するにあたって以下の点について考慮した。

・任意の到来方向に対して同程度のフェージング軽減効果を有する。

・回路の複雑化を避けるためアンテナ数は数本程度。

　ここでは各アンテナに2乃ごとの遅延時間の差がつくように付加遅延を設定して

いる。また、パスダイバーシチ合成はマッチドフィルタ出力の強度が上位8チップ

の最大比合成を行なうものとした。τ。＜τ、となるマイクロセルのような遅延スプ

レッドの小さい環境においても、付加遅延とパスダイバーシチの構成を上記のよう

に設定することによって、パスダイバーシチを有効に機i能させつつ、送信された信

号を無駄なく受信することができる。

Ant．4華

Ant．2・．＿

Ant．1

　　　ひ付加遅延炉

　
　
　
0

　
　
　
4

信号強度

1200　　　　Ant．3

ぶ奪

遅延

図4．5提案システムの構成

4．3フェージング軽減効果の定量的評価

本節では、提案したシステムの性能を、計算機シミュレーションによって定量的

に評価する。
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4．3．1シミュレーションモデル

図4．6は提案システムの評価に用いたモデルを模式的に示している。受信信号強

度変動のシミュレーションは、3章に示した広帯域伝送特性評価用マルチパスフェ

ージングチャネルモデルを基地局ダイバーシチ用に修正して使用した。すなわち、

受信アンテナへのマルチパス波の到来方向が空間的に一様であったものを図4．6の

ような正規分布に変更した。散乱波は平均角度φ。の方向から標準偏差σφの正規分

布で到来するものとしている。このアンテナ配置ではφ。ニooまたは600のどちらか一

方の場合が最悪ケースになると予想されるのでその2つの場合についてシミュレー

ションを行なった。表4－1にシミュレーションに用いた各パラメータをまとめる。

アンテナ間隔4。の値をパラメータとして変化させシミュレーションを行なった。

　　　　　　　％　、

　　到来波　　　　　正規分布

　　図4．6伝搬モデル

表41シミュレーションに用いた各パラメータとその値

パラメータ名 値

RF中心周波数 1．5GHz

拡散帯域幅 2MHz

遅延スプレッド 0．1戸s

到来方向分布標準偏差 20

平均到来方向 oo，600

平均到来波数 50

到来波の平均存在区間長 30rn

移動体速度 10m／S
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4．3．2シミュレーション結果
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図4．7シミュレーションによる受信信号強度の時間変動

シミュレーションを行なった結果、φ。＝ooの結果と600の結果はほぼ同じであっ

た。つまり、図4．5の配置では到来角にほぼ依存しないフェージング軽減効果が得

られるものと推測される。したがって、以降はφ。＝ooの結果についてのみ示す。図

4．7および図4．8は、σφ＝100として、（a）4。ニ0λ（アンテナ1本と等価）、

（b）1λ（20cm＠1．5GH乞）、（c）2λ（40cm）の場合のそれぞれシミュレーションによる

受信信号強度時間変動の様子およびその累積時間率分布を示したものである。空間

相関特性から予想されたように4。司λでかなりの、4。ニ2λでさらに大きな、ダイバ
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一シチによるフェージング軽減が行なわれていることがわかる。図4．9は受信信号

強度変動の累積確率分布における99．999％、99．99％、99．9％、99％の各確率値と

50％の値との差をフェージング深さとして示したものである。同図から

4。＝1．5λ（30cm）でほぼ十分なダイバーシチ効果が得られていることがわかる。ま

た、99．9％値で8dB程度のフェージング軽減効果が得られている。到来方向分布の

広がりにマージンを加えて、たとえば、4。＝3λが必要だと仮定しても、4本のアン

テナの占有面積は約100cm（中心周波数1．5GH乙）四方となり、マイクロセル基地局

のような小型化が要求される基地局にも十分対応可能である。
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①
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」
Φ
α

99．999

99．99

99．9

　99
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　量8

　12

　1
　．1

　．01
．001

　　－30　　　　　　－20　　　　　　－10　　　　　　　0　　　　　　　　10

　　　　　　Relative　level（dB）

図4．8受信信号強度の累積確率分布
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図4．9アンテナ間隔に対するフェージング抑圧効果の特性
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　　　　一20

　　　　　0．01　　　　0．1　　　　1　　　　　10　　　　100

　　　　　　Normalized　delay　spread　τ乙／：τレ

図4．10遅延スプレッドに対するフェージング深さの変化

4。＝≧λ

％＝1：00

Si・gle　altenna

　ここではτ。ニ0．1μsに固定してシミュレーションを行なったが、実際のシステムで

は移動局の周囲の環境に依存して遅延スプレッドは大きく変化する。図4．10はこ

こで提案したダイバーシチ方式と単一アンテナシステムのフェージング深さ

（99．9％値一50％値）のτ。／乃に対する変化を示している。図中の提案方式におけるσφ

は20と100を示しているが、τ。／7ヒ＜＜1の領域（伝搬距離が短いマイクロセルや構内の

ような環境）ではσφ＝100の特性に近く、τ。／乃〉＞1の領域（市街地環境）ではσφ＝20の特

性に近くなるものと考えられる。遅延スプレッドの小さい環境における本方式の有

効性は前述のとおりであるが、遅延スプレッドの大きい環境においては本方式のよ

うな時間拡散を用いなくともパスダイバーシチが有効に機能する。このように本方

式は単一アンテナシステムでは大きなフェージングが発生する環境において、良好

なフェージング軽減効果を有することを特長とする。

4．4システム実現方法に関する検討

上記シミュレーションで用いたパラメータでは2乃＝1．OFSであり、これは自由空

間伝搬では300mに相当する、かなりの量の遅延となる。したがって、付加する遅

延回路としては低損失なデバイスを用いる必要がある。一方、移動通信分野におい

て中央制御局と無線基地局間をマイクロ波の光ファイバー伝送により実現する方法
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が提案されている［64，65］。本方式でも文献［61］で提案されているような「［E（電

気信号）／O（光信号）変換ト［光ファイバー遅延器］一［0／E変換hといった光ファイ

バーフィードを用いるのが適当である。図4．11にこれを用いたシステムの構成例

を示す。

1篠調 2次変調

拡散信号

E／O　　光分配器

付加遅延

O／E

O／E

O／E

O／E

MODEM
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　騰灘三

図4．11光ファイバーフィードと組み合わせたシステム構成例

4．54章のまとめ

CDMA特有の機能であるパスダイバーシチ効果を促進するために、各アンテナ

ブランチに遅延回路を付加するスペースダイバーシチ構成をとることによってフェ

ージングを軽減する方式について検討した。ここで示した構成は一例であり、シス

テムパラメータや環境パラメータの変化に伴って最適配置は多少異なるものと思わ

れる。また、このフェージング軽減の原理はどのような環境においても有効である

と思われるが、軽減効果の定量的な値はアンテナの数や遅延スプレッド、拡散帯域

幅等のパラメータに依存するものと思われる。しかし、本方式は大きなシステムイ

ンパクトを与えることなく簡易に導入可能なものであり、その有効性は高いと考え

られる。
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5．スペース／パス・ハイブリッドダイバーシチを用いた

　　CDMA移動通信システム用フェージング対策技術

本章では、基地局側でのスペースダイバーシチとパスダイバーシチ効果を最大限

に引き出すことのできる複合RAKE方式（ハイブリッドダイバーシチ最大比合成）を

提案し、その原理・効果および特長と遠近問題など信号強度変動に起因する問題解

決への寄与について述べる。

5．1提案方式の原理

5．1．1提案方式の構成

　図5．1に本章で検討するハイブリッドダイバーシチの構成を示す。本方式はアン

テナの配置面からは醜本のアンテナで構成されるスペースダイバーシチ方式であ

る。また、1本のアンテナの受信信号に着目すると、チップ長が乃のRAKE方式で

ある。本方式は各アンテナの信号を相関処理することによって得られる碗×κ（κは

TDLのタップ数、またはそれを適当な数に制限したRAKE合成のフィンが数）個の

出力を最大比合成するものである。

Antenna　1

Ant．2

Matched
Filter　1

Tapped　Delay
Line　TDL　l

W1κ・・●W12　W11

M．F．2

A耐．！＞

　　8

TDL　2

●
●

M・F・1＞θ TDL〈π6
●
●

●　●

Spreading

sequence

Σ ゆ

図5．1提案するハイブリッドダイバーシチ方式の構成図
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原理はスペースダイバーシチとパスダイバーシチの組み合わせであるがその相乗

効果によって両方式のメリットを最大限に引きだし得ることを特長としている。ま

た、アンテナの動作という点から見ると、遅延時間の異なる波に対して異なるアン

テナパターンを有するように働く。図5．2はこのアンテナの振る舞いを模式的に示

したもので、遅延時間が異なる到来波に対して、アンテナの指向性が遅延時間ごと

に最適に整形されて受信される様子を表す概念図である（図は遅延時間がチップ単

位で3種類に異なる場合であり、それぞれの遅延時間に対する波を同心円上に配し

ている）。このように同時に到来する波（遅延によって伝送している信号は異なるが

電波としてみれば同時に到来している）に対してアンテナが複数の顔（すなわちアン

テナパターン）を持つ点が興味深い。

くコ所望信号（。

＜畷・一干渉信号（1）

篇・1　　鵜

硯

㌣
ア
パ

図5．2異なる遅延時間を有する到来波に対して、それぞれ最大に所望信号を

　　　受信するようにアンテナパターンが制御される様子を示した概念図

　　　（同一円周上の所望信号および干渉信号は同一遅延時間を示す）

なお、空間及塒問領域での信号処理を組み合わせた受勧式については、これ
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までにも種々の通信方式に対して、IS－95／cdmaOneにスペースダイバーシチを

組み合わせたもの［66］、Balabanの時間等化とスペースダイバーシチの組み合わ

せ［67］、河野等の空間及び時間領域における最適受信方式の研究［68，69］、等があ

るが、CDMへ移動通信のマルチパスフェージング環境を対象とした図5．1の方式と

は観点が異なっている。本研究では、主にマルチパスフェージング環境下における

提案方式の定量的性能評価について議論を行う。

5．1．2理論解析

　ここでは、M局の移動局が一つのサービスエリア内に存在する環境を想定し、そ

のM局のうちの1番目の信号を所望信号、その他（珊：2～初の信号を干渉信号と仮定

する。

図5．1において凡本のうちのη。番目のアンテナからの信号のうちTDLのん番目の

タップの出力を考える。そのタップにおけるマルチパス環境での所望波信号E諏

は、（3－18）式に類似した次式で表すことができる。なお、実際の信号には熱雑音

成分も加わるがCDMA移動通信では通信輻較時の総干渉信号和がチャンネル容量

を決定する主要因となるため、以下全て熱雑音の影響は無視している。

期＝∫二期姻㌦（〃）姻鋼噸2ガ圓画（5一、）

ここで、31の、1㌃の、F．ω等は3章における定義と同様であり、それぞれ所望局の

拡散された信号のスペクトル、送信フィルタ特性、受信フィルタ特性である。ま

た、乃，。．（〃）は所望移動局アンテナとη。番目の基地局アンテナとの問の伝送路の伝

達関i数である。

一方、干渉波信号成分E麸は同様に次式で表される。ここで8配のおよび7瓦。。（〃）

は、それぞれ∫1のおよび乃，。．（紛と同様に、〃番目の干渉局の拡散された信号のス

ペクトルおよび駕番目の干渉計アンテナとη。番目の基地局アンテナとの間の伝送路

の伝達関数である。

E蘇ω叢∫二画面㌦¢’）依嘱噸瞭一三）げ
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（5－2）

　同一アンテナのTDLタップ間の信号の信号強度相関は無相関とみなし得る。一

方、アンテナ間についてはその間隔4。に応じてフェージングの空間相関に起因する

相関が同一タップ間で存在する。その空間相関特性については、所望信号に対して

は（4－1）式で表すことができる。また、干渉信号については、干渉波も1つ1つの局

からの電波ごとにみれば所望波と同じ程度の広がりであるが、多数の移動局がエリ

ア全体に広がっている場合には干渉波の到来角度は空間的に均一とみなすことがで

きるので、移動局側の空間相関特性を与える式である（3－22）式で表現できる

図5．3は所望信号（再掲）及び干渉信号強度変動の空間相関特性である。所望信号

の空間相関特1生は標準偏差σφの値に依存するが、いずれの場合においても干渉信

号に対する距離特性の方が相関の低下が短い距離で発生し、　「所望信号に対して十

分小さい相関となるようアンテナ間隔を設定すれば、干渉信号に対しては必然的に

無相関に近い状態となる」ことを意味する。

一
⊆
O
「
O
罷
鴨
Φ
O
O
＝
O
＝
価
一
Φ
」
」
O
O

1

0．8

0．6

0．4

0．2

0
0

　、CW ~S＼1＼　　所望信号1　＼1＼’＼

1干渉信号虻＼1・＼＼＼■　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、　i

1　　　　　　　　　　＼i　　　「、

1　　　　　2　　　　　3　　　　　4

Antenna　separation　4／λ

5

図5．3所望信号および干渉信号の強度変動に対する空間相関特性

次に、（5－1）式で表される各タップの所望信号を、その中から適当な上位の数だ

け選び最大比合成した（各タップ出力の重み付けをその出力の共役複素量

悔＝（E鍔で与える）ものを恥）とすると、次式のように表せる．
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EDi・）＝面面E乳緬ω＝多馴期i2・ （5－3）

一方、受信される干渉信号E7ωは全てのタップに現れ、次式で表せる。

E∬ﾖ＝騨砺ω蝋’）＝署写E傷・ω（剃＊・ （5－4）

（5－3）式、（5－4）式によってα1が求められる。総干渉信号は多数の干渉信号の集

まりであるので干渉局数の増加と共に全体の強度の変動は相対的に安定になる。な

お、個々の干渉信号の平均電力は移動局の送信電力制御によって一定であると仮定

している。アンテナ間隔が所望信号に対して十分無相関とみなすことができる程度

に離れて配置されていて、かつMの値が十分に大きいとき，α1は最終的に次式で

近似的に与えられる［64］。

　　　岡1「翻劇ll呵ガ（’）r

α1ω下）1〈國2＞〈ED〉岡くザ （5－5）

ここで、砺は拡散利得、〈・〉は期待値（一時間平均値）を表す。（5－5）式より、α1の

劣化は結局Cの低下（瞬時変動）によってもたらされることになり、Cの低下（すなわ

ちフェージングによる所望信号の低下）を抑えることがチャンネル容量の増加を実

現する道であることがわかる。そのため本稿で述べるようなフェージング軽減技術

の確立が重要なものとなる。

5．2パスダイバーシチとスペースダイバーシチ

　ここでは水平面内調線上に間隔4。ごとに1＞。基（凡＝1，2，4等）のアンテナを配列し

その間隔が2λの場合を考える。このような環境におけるパスダイバーシチ効果と

スペースダイバーシチ効果について解析的に検討する。

図5．3より散乱波の広がりが50程度になれば各アンテナで受信する所望信号の振

幅及び位相変動は無相関に近い（ただし、5．3節の定量的評価では空間相関特性を考
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慮できる厳密なシミュレーションを行っている）。上述の議論より干渉信号の強度

はその局数が多い場合、時間的に一定として取り扱えるので、以下の検討でも所望

信号の変動特性のみを調べる。

5．2．1パスダイバーシチとスペースダイバーシチのフェージング抑圧効果

まず、所望信号のフェージング環境は次式で与えられる指数関数型遅延プロファ

イルP（τ）（遅延スプレッド：％）を仮定する。

Pω＝筆ド！
（5－6）

　τ。＜＜1もの時（すなわちフラットフェージングの場合）その効果はく体のアンテナに

よるスペースダイバーシチによるのみであり、それぞれのアンテナからの信号の振

幅・位相が無相関とみなしうる場合の最大比合成受信α1（1一で表記）の確率密度関数

西D（一r）は、アーラン分布となり次式で与えられる［23］。

踏。の＝
r
冗

　
一　

P

　
駆4r

（N－1）！尋

　　　　　，
（5－7）

ここで易は単一アンテナによる受信信号の平均Cπである。

一方、遅延スプレッドがある程度大きくなるとパスダイバーシチ（RAKE受信方

式）によりフェージング抑圧が可能となる。指数型遅延プロファイルでかつ散乱波

の素競数が十分多い場合、1基のアンテナでのTDLタップ出力の最大比合成結果の

α1分布の確率密度関数♪D（Dは次式で与えられる23，70］。

副＝誰檎叫ρ羽n
陶←箸）・γ・ち（士β）・

　　　　1
加1・’≠々βレLβレκ

　　　　　　　，
（5－8）

上式は全てのタップ出力（んニK）を最大比合成する場合の式であるが、実際には
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τ。／τ。が5程度となるたの値までのタップ出力を用いれば限界に近い値が得られる。

5．2．2パスダイバーシチの実効枝数

　フラットフェージングにおけるスペースダイバーシチは、ダイバーシチ枝凱の

増加と共に変動が抑圧されるが、平均電力も純倍となり2重の効果がある。パスダ

イバーシチでもτ。／乃の値の増加に応じて変動幅が抑圧される。この抑圧量が枝数

凡のスペースダイバーシチの抑圧量と等しい状態をパスダイバーシチの実効雪気

（Effective　number　of　diversity　branches）がN．であるとし、これを矩Dと表記

する。（5－7）式と（5－8）式を計算しハφDをτ。／島の関数として求めると次式が得られ

た。

　　　　　N・…＋2テ・

　　　　c

（5－9）

実効枝数の概念は文献［50］に既に見られるカミそこでは説明なく次式で与えられ

ている。

NPD鐸1＋B。τ。． （5－10）

文献［50］では8。は信号帯域幅で召。＝1／乃として取り扱われているので（5－9）式とは

係数2の部分が異なる。図5．4は2種類のフェージングによる信号強度変動幅、［累

積確率分布の1％値と99％との差］および［同0．1％値と99．9％との差］をN．及び1＞PDの

関数として示している。同図では両者がよく一致しており、（5－9）式がよい近似を

与えることを示している。

実際の環境ではτ。／乃の値が必ずしも大きくとれず（例えば実効回数で4以下程度）

パスダイバーシチのみでは十分なフェージング抑圧効果が得られない場合が多い。

そのような場合にハイブリッドダイバーシチがその特長を発揮するものとなる。
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　　スペースダイバーシチの記数　　1％

　　パスダイバーシチの実効枝船　　怖D

図5．4フラットフェージングに対するスペースダイバーシチ効果の枝数依存性

　　　と広帯域フェージングに対するパスダイバーシチ効果の実効枝数特性

5．3提案方式のフェージング軽減効果

本節では、ハイブリッドダイバーシチの効果をシミュレーションによって確認す

る。フェージング発生モデルは3章において提案した広帯域伝搬モデルを用いる。

　図5．5はアンテナ蜘～・1，2，4、τ。／乃二1，3（実効枝数3及加に対応）、偽＝2λの場合

の相対α1（単一アンテナ受信時の平均α1をOdBとした）の累積分布である。地＝1の

2つのカーブ（太い点線と細い点線）には、パスダイバーシチの効果が実効枝数に応

じて現われている。すなわちレイリーフェージングの場合（1つのタップのみを連

続的に見ている状態に対応）1－99％変動幅（累積確率分布の1％値と99％値の差）は

26．6dBであるのに対してそれぞれ13．5dB（太線）、9。2dB（細線）まで抑圧されてい

る。図5．4の理論値13．5dB（実効画数3）、8．1dB（同7）ともほぼ一致している。これ

にスペースダイバーシチの効果鮭＝2，4）が加わって変動幅はさらに小さくなる。

N。ニ4の場合で1－99％変動幅はそれぞれ8．7dB（太線）、6．4dB（細線）まで抑圧され

る。アンテナ間の相関が0であれば原理的に枝蜘、×1距D分のダイバーシチ効果が

期待されるが、図5．3でも明らかなように4。ニ2λでは若干の相関があるので残留強

度変動はやや大きくなっている。また、図5．5からも明らかなようにスペースダイ

バーシチには利得効果による平均値の増加があり、この効果も大きい利点である。
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図5．5スペース／パス・ハイブリッドダイバーシチ方式のフェージング抑圧効果

以上まとめて、ハイブリッドダイバーシチに関して次のような結論が得られる。

・変動幅（たとえば累積分布の1－99％幅）の抑圧という観点でみると独立枝数亙．×

吻のダイバーシチに近い効果を有する。

・平均利得の増加という点では小叩（＝101091覧（dB））である。

5．4ハイブリッドダイバーシチに関する考察

541ハイブリッドダイバーシチの最適領域

前述のとおり、％／易く0．5（実効枝蜘PD＜2）ではその効果の大部分はスペースダイ

バーシチ効果であり、ハイブリッドダイバーシチとするメリットは小さい。一方、

％／繊効撫D＞7）ではパスダイバーシチ（㎜枷みでかなりのフェー

ジング抑圧ができるのでスペースダイバーシチ構成を採る必要性がなくなる。ただ

し、複数アンテナを用いるとアンテナ数に比例した利得効果が得られることについ

てはこの場合でも同じであり、このメリットについては後述する。
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フェージング環境
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図5．6ハイブリッドダイバーシチの適用領域とCDMA移動通信システム環境

めDの値はチップ周期現と遅延スプレッドτ。とで決まるためハイブリッドダイバ

ーシチの効果はその両者に依存する。図5．6はハイブリッドダイバーシチの効果が

期待できる環境を拡散帯域幅β。（ニ1／7ヒ）とτ。に対して示している。また、同図には

各種移動伝搬環境におけるτ。の値の目安を参考として示している。一般的に

CDMA移動通信の拡散帯域幅は1～20MH乞程度の中で選択されることになると考

えられるが、将来有望な小ゾーンシステム環境（四角の枠で囲った領域；遅延スプ

レッド：o．1～1．oμsec程度）ではハイブリッドダイバーシチが効果を有する領域を

かなり含んでいることがわかる。

5．4．2現実的な構成と信号処理の簡易化

本稿では原理的な動作と効果を示すためにんは十分大きいとして全タップ出力の

最大比合成を計算値としているが、実用的には出力の大きい上位の適当数（例えば

10個とか15個とか）の枝（フィンガー）を選択して合成すれば十分である。十分とい

える枝の数は遅延プロファイルや散乱波の数にも依存し［70］、より詳細な検討が

必要である。
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本方式は回路構成が複雑で実用化までの距離が非常に大きいように見えるが、全

てはディジタル信号処理の問題であるので、技術の進歩によって解決されるものと

期待できる。

　ここで提案した方式の基本的考えは前章で提案した方式（信号処理及び構成の簡

易化のため複数のアンテナの出力を遅延回路を介して時間的に分散させ一つの信号

としてパスダイバーシチ合成する方法）の原理に通じるものであるが、前章で提案

した方式は干渉波電力が醜倍となり所望波に対するアンテナ利得効果（三倍）と相殺

されるので、α1改善効果の点で本方式より劣る。

5．4．3スペースダイバーシチによる高容量化

干渉局数：が増加するにしたがって、総干渉信号強度の相対変動量（［変動量］／［電

力］）は低下するものと考えられる。したがって、所望信号のレベル低下が最終的な

通信容量（チャネル容量）の劣化をもたらすこととなる。

　ここでは、フェージング環境下での最大容量Mm継を以下のように表す。

　
0
9

M×　τ。

ﾑ
　
らく　㌦　

＝　τ。

ﾑ
　
¢Nく　㎜M （5－11）

ここで、η。は単一アンテナシステムにおいてフェージングが無く全てのユーザーの

基地局受信強度が等しい理想状態（または送信電力制御が理想的に行われている状

態）でのチャネル容量（鵡）を基に定義した、チャネル容量係数である。ここではフ

ェージングによるα1の劣化が直接通信品質の劣化をもたらすと仮定する。すなわ

ち、ある劣化噺に相当するフェージングの累積確率値が全体のチャネル容量を決

定するものとする。図5．7は、τ。／7bおよび醜を変化させた場合のチャネル容量係数

の変化を示している。1ゲは99％を仮定している。同図において網かけ領域は、ハイ

ブリッドダイバーシチを採用したシステムにおいて、フェージングに対する送信電

力制御を行わずとも、完壁な送信電力制御を行う単一アンテナシステムと同等以上

のチャネル容量を実現できる領域である。すなわち、ハイブリッドダイバーシチ方

式が有効に動作する適当な環境に適用すれば、かなり簡単な送信電力制御（距離特

性とシャドウイングのみを補償する程度にゆっくりとした制御）によっても十分な

チャネル容量を実現でき、端末の小型化や遠近問題の解決に十分に寄与できること
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図5．7ハイブリッドダイバーシチを用いた場合のチャネル容量特性

図5．7は高速の送信電力制御を行わないことを前提として議論したが、逆に送信

電力制御が正確に行われた場合には、本方式は複数（醜基）のアンテナを用いること

によって、C／1を単一アンテナの場合より平均〉。倍大きくできる効果がある。

CDMAのようにC11がチャンネル数を決定するシステムではこの効果によって通信

容量の増加が図れることになる。例えば、4素子のアレーアンテナのダイバーシチ

システムは等価的にダイバーシチ無しの4セクタ構成で得られる通信容量と同じに

なる。ただしその場含は移動体～基地局両方向リンクのα1の改善、低α1信号から

の所望信号の引込等、これからの研究開発によって解決すべき課題は幾つか残され

ている。しかしながら、ハイブリッドダイバーシチは、高チャネル容量を実現する

ための可能性を十分に有していると言える。

5．5実験データを用いたハイブリッドダイバーシチの性能評価

本節では、3章において広帯域伝搬モデルの確認に用いた実験データを用いて、

ハイブリッドダイバーシチの性能評価を行う。

5．5．1実効枝数
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　図5．8実測データから得られた実効枝数

10

実験によって得られたデータの1％つ9％幅のフェージング抑圧効果を用いて、フ

ィールドで測定される実効枝派を求めた。β。τ。に対する実効三二の変化を図5．8に

示す。5．2．2節では、指数関数型遅延プロファイルを前提とした理論解析によって

2＞PD＝2B。τ。＋1の関係を得た。測定結果を同様の式で近似することにより

静D＝1．44B♂b＋0．97の結果を得た。測定値はシミュレーションによる解析結果に近

いものとなっている。

5．5．2スペースダイバーシチと組み合わせた場合の強度変動特性

次に、取得されたデータを用いてハイブリッドダイバーシチに関する性能評価を

行う。

ハイブリッドダイバーシチは本来基地局使用を前提として提案されたものである

が、スペースダイバーシチブランチ間の相関が十分小さい環境では基地局／移動局

の受信信号変動特性に本質的な差はないと考えられる。ここでは移動局受信時の伝

送路のインパルス応答の時系列を用いてハイブリッドダイバーシチの性能評価を行

う。すなわち、受信信号時系列（この場合にはインパルス応答の時系列）においてブ

ランチ間職だけ離れた位置の受信信号との擬似的なダイバーシチを考える。この

場合、スペースダイバーシチブランチ間の同時性は失われているが、相関が十分小
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さいという前提においては正しい評価が得られる。

広帯域信号の空間相関特性は受信帯域幅に依存しないという報告がなされている

［71］。狭帯域信号に対してば周囲から一様に波が到来する移動局環境では1／4波

長程度で十分に小さい相関値を得ることができる（図5．3参照）。ここでは、スペー

スダイバーシチのブランチ間隔を1波長強の13．6㎝ユとし、ブランチ拠＝1，2，4の

場合について検討した。また、パスダイバーシチ合成は全チップの最大比合成を、

スペースダイバーシチブランチ間の合成は全ブランチの最大比合成を想定してい

る。

の
Φ
‘
o
器
」
Ω
診
ω
」
Φ
〉
も
も
」
Φ
Ω
∈
コ
⊆
Φ
≧
↑
o
Φ
笛

30

25

20

15

10

5

一単一アンテナ　2ブランチーSD ／
ノ

ームー SブランチーSD 去　▲　1▲
　　　　2×（単一アンテナ）一一一4×（単一アンテナ）

ノ

／　　［も

／　　　▲

　▲
^　　▲　▲

∠　　　▲8

▲塾▲▲・ P▲ゼー　一ム＝＝　一▲→二　’　戸 ム♂一

v蓋護　　　　　1▲　　▲戸曽　　　　口　　　　　　　　　堀旭

▲　　　　　　　　▲▲▲　口　▲ ▲▲・一口 @　　・＝＝
一r・一ロー・処鼈黹香[脚一　”膠け”

@　　　●　　　1　　●　　　　●

．●
ﾝ
9
　
巳
輪
●
巳
　
　
　
5

0

0．01　　　　　　　　　　0，1　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　10

　　　　　　［Bandwidthr［Delay　spread］Bcτδ

図5．9ハイブリッドダイバーシチの実効枝数

図5．9は、ハイブリッドダイバーシチの実効枝数特性を示している。プロット点

は実験値、実線はその近似式（B。τ。に関する1次式で近似）、地＝2および4のそれぞ

れの破線は醜＝1の近似式をそれぞれ2倍およ加倍したものである。5．3節のシミュ

レーションによる検討では、鵡ブランチのスペースダイバーシチ構成を有するハ

イブリッドダイバーシチは単一アンテナによるパスダイバーシチの祐倍のブラン

チ数と等価なダイバーシチ効果があることをシミュレーションによって明らかにし

た。測定値は理論値よりもやや小さい結果となっている。これはスペースダイバー

シチブランチ間に残留相関が存在することが原因であると考えられる。

図5．9からβ。τ。＞1の環境で複数のアンテナを用いるとかなり大きいダイバーシチ

効果（フェージング抑圧効果）が得られることがわかる。
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図5．10ハイブリッドダイバーシチを用いた場合の相対チャネル容量

　　　マルチパスフェージングに対する送信電力制御を行わない
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図5．10は、5。4．3節と同様の議論を実測データを用いて行ったものである。すな

わち、地＝1，2，4の場合のハイブリッドダイバーシチに関して、凡＝1で完全な送信

電力制御が行われた場合のチャネル容量を1として、マルチパスフェージングに対

する送信電力制御を行わないCDMAシステムにおいて99％の時間率で保証される

チャネル容量を求めた。すなわちα1の累積分布の99％値が相対的なチャネル容量

を直接示していると考える。同図において破線はシミュレーションによる推定結果

であるが、B、％＞0．3の領域ではよく一致している。港図からは、たとえば参、％＞1の

環境で凡＝4程度のハイブリッドダイバーシチを用いることにより、マルチパスフ

ェージングに対する複雑な送信電力制御を行わないシステムでも、99％の時間率で

完全な送信電力制御を行う単一アンテナのCDMAシステムと同じチャネル容量を

提供可能であることがわかる。

5．65章のまとめ

本章ではCDMA移動通信におけるフェージング抑圧の観点から基地局側でのス

ペースダイバーシチとパスダイバーシチ効果を最大限に引き出すことができる複合

RAKE方式（ハイブリッドダイバーシチ）を提案し、その原理・効果及び特長を述べ
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た。その結果を要約すると以下のとおりである。

・本方式によるフェージング軽減効果は、その変動幅の抑圧という点では原理的

に枝数「N．（アンテナ数）×めD（パスダイバーシチの実効枝数［＝1＋2τ。／7b］）」に

相当するダイバーシチ効果が得られる。また、平均的α1の向上という点から

は枝凱のスペースダイバーシチに相当する効果がある。

・本方式は曜r。が0．5～3程度においてその効果を十分発揮する。

・移動局側での簡易な送信電力制御のみで遠近問題が大幅に軽減される。

上述のように本方式は大きなフェージング軽減効果を有するが、実用的なものと

するためには信号処理の簡易化を含めて多くのハードルをクリアーする必要があ

る。しかしながら、全てディジタル信号処理によって実現できるので、将来の

CDMA移動通信への適用がおおいに期待できる。
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6．開ループ制御スペースダイバーシチを用いた

海事衛星通信システム用フェージング対策技術

本章では、海事衛星通信システムを対象として、端末側でのスペースダイバーシ

チ構成と開ループ制御を組み合わせたフェージング対策方式を提案する。本方式

は、小さいシステムインパクトで高いフェージング抑圧性能を提供する。提案方式

について、シミュレーションによる定量的評価を行い、その性能を明らかにする。

6．1対象とする海事衛星通信システムとフェージング対策技術

地上系移動通信システム同様、衛星を介した移動体衛星通信システムにおいて

も、マルチパスに起因するフェージングが重大な問題であり［72］その対策が大き

な課題である。このようなマルチパス環境下でディジタル通信を行なう場合の対策

として、ダイバーシチ、誤り訂正符号（FEC）、インターリーブ等の種々の技術が考

案、開発されている［73－77］。ダイバーシチは強力なマルチパスフェージング軽減

技術であるカミ幾つかの課題も併せ持っている。まず第一に、その制御が一般的に

フィードバック系を必要とするクローズドループであるので、構成する回路が複雑

になり、特に小形、軽量化が求められる小規模移動局には適さないという問題があ

る。さらに、一般のダイバーシチにおいては受信信号の情報に基づいて各ブランチ

の選択または合成比率を決定するので、送受信周波数が相関帯域幅以上に離れてい

る場合には受信時にダイバーシチ効果が得られても送信時にはダイバーシチ効果が

得られない、という問題がある。

本章では、小型端末による海事衛星通信システムであるINMARSAT－Cシステム

を対象とした海面反射フェージング軽減方式を提案する。本方式は、特に、穏やか

な海面状態におけるフェージング軽減を主目的としている。本フェージング軽減方

式は、オープンループ制御のスペースダイバーシチにINMARSAT－Cシステムが本

来有しているFECおよびインターリーブ方式を組み合わせてフェージング軽減効

果を得るとともに、上記2つの一般のダイバーシチにおける欠点を克服することを

目的としたものである。

　さらに、ここで提案する方式の原理はダイバーシチ効果が得られる2つ以上の伝

送路とFECおよびインターリーブ方式を有する他のシステムにおいてもフェージ
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ング対策技術として適用することができるものであり、広い適用性を有している。

本章ではオープンループ制御で送受両周波数に効果のあるダイバーシチ技術の原

理および特徴を、INMARSAT－Cシステムの小形船舶局［76］に適用した海面反射

フェージング軽減方式を例として説明し、その場合の効果をシミュレーションに

よって評価する。また他のディジタル通信システムへの適用性、およびその限界に

ついて検討する。

6．21NMARSAT－Cシステムと提案方式

6．2．11NMARSAT－Cシステム

表6．1はINMARSAT－Cシステムの主要諸元を示している［76］。　INMARSAT－C

システムは情報速度が1200bit／sの低速データ通信サービスを提供するディジタル

通信システムで、2年間のプリオペレーションを経て1991年より太平洋および大

西洋轍において商業サービスが開始された。1㎜S躍一Cシステムは仰角

50以上の運用を前提としており、Gノτが一23dBK程度の半球状の指向性を有する小

形船舶局用アンテナを用いている。変復調方式はBPSKのディジタル通信であり、

ランダム誤りを強力に訂正できるビタビ復号方式のFECおよびインターリーブ方

式を組み合わせている。

表6．11NMARSAT－Cシステムのシステム諸元［70］

サービス範囲 仰角50以上

　　周波数

i衛星←→船舶局） cownlink（衛星→船舶局）：1530．OMHz～1545．OMHz

α：τ 一23dBK

E．1．R．P． 12dBW

変復調 BPSK　1200bit／sec

FEC
　　　　符号化率1／2，拘束長7，畳み込み符号｝　　r　　｝　　一　　｝　　｝　　一　　一　　一　　曽　　r　　一　　曽　　輯　　一　　一　　r　　r　　r　　｝　　鴨　　騨　　｝　　＿　　＿　　需　　一　　一　　＿　　r　　騨　　¶　　r　　F　　－　　r　　，　　｝　　r　　一　　一　　一　　一　　璽　　凹　　■　　一　　璽　　回　　，　　一　　一　　一　　圏　　一　　■　　麗　　騨　　層　　層　　｝　　膠　　■　　冒　　一　　雪　　一　　一　　層　　一

@　　　　　　　軟判定ビタビ復号

インターリーブ ブロックサイズ：64×（34＋32ηわ）ビット（砺＝0～4）

海事衛星通信においてINMARSAT－Cシステムのような広角ビームアンテナを用
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いると、特に低仰角運用時に海面反射フェージングの影響が大きくなる。

INMARSAT－Cシステムでは、海面反射波に対して、α1M（搬送波電力対反射波電

力比）を7dBとしてシステム設計を行なっている。海面反射波が直接波に対してラ

ンダムに変動する荒れた海面状態では、このα砺の場合に発生するフェージング

の深さは時間率99％において約9dBと推定され、海面反射波によるフェージングは

深刻な問題となる。

　ビタビ復号はランダムなビット誤りを訂正できるFECであるが、海面反射フェー

ジングの影響により信号レベルの低下が持続した場合に発生するバースト誤りに対

しては訂正能力は大きくない。そこでINMARSAr－Cシステムでは、インターリー

ブ方式を用いてバースト誤りをランダム誤りに時間的に拡散するシステム構成を

とっている。インターリーブ方式とは、送信側では情報ビット列を一旦メモリに蓄

え、ビット列の順番を入れ替えて送信し、受信側では逆の手順でビット列の順番を

もとの順に戻すものであり、この操作によって、インターリーブの時間長に比べて

持続時間の短いバースト誤りはランダム誤りに変換される。

6．2．2オープンループ制御ダイバーシチ技術の基本原理

本節ではここで提案する方式の基本原理を説明する。受信時の動作を説明する

が、送信時には操作が逆になるだけで動作の原理は同じである。前節で説明した

INMARSA：P－Cシステムを対象とする。

海面反射波は、海面を一つの鏡面とみたてた場合の鏡面反射波に相当する成分

と、海面に存在する個々の波からの反射波、すなわち、海面を乱反射面とみたてた

ような反射に相当する成分の二つに分けられる［72］。ここでは、それぞれを、

「コヒーレント成分」および「インコヒーレント成分」と呼ぶことにする。コヒー

レント成分は穏やかな海面状態においてインコヒーレント成分よりも大きく、荒れ

た海面状態ではインコヒーレント成分が卓越する。通常の外洋では、波高が1～

3mとなる荒れた海面状態の発生頻度が大きく、この場合に主体となるインコヒー

レント成分による海面反射フェージング状態では信号強度が短い周期で大きく変動

するため上記インターリーブは有効に機能する。ところが、INMARSAT－Cサービ

スを受ける小形船舶は海面の穏やかな内海を航行することも十分考えられる。穏や

かな海面状態においてはコヒーレント成分が卓越し、受信強度は時間的変動が小さ
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くなりハイトパターン的な空間的変動となる。この時、アンテナがハイトパターン

の低点に位置し信号強度が低下した状態が継続すると、バースト誤りが長時間にわ

たって多発し、インターリーブを用いてもFECによる誤り訂正効果がほとんど得

られないことになる。

　ここで提案するフェージング軽減方式は、ダイバーシチの効果が得られる程度に

上下方向に離れて設置された2つのアンテナの出力を、インターリーブの時間長よ

りも短い周期で切り換えて人工的な短周期の強度変動を発生させ、インターリーブ

を有効に機能させビット誤りを低減するものである。本方式は穏やかな海面状態を

含むどのような海面状態においても有効なインターリーブの動作が期待できる。ま

た現用INMARSAT－Cシステムではインターリーブを機i能させる信号強度の変動と

して海面反射フェージング自体の変動を用いているので最大8．64秒もの長いインタ

ーリーブ長を必要とするが、本方式は人工的に信号の強度変動を付加しているので

インターリーブ長短縮の効果が期待できる。以下、本方式の原理、および特徴につ

いて詳細に述べる。

コヒーレント成分による信号強度のハイトパターンのピッチP乃（最大強度点から

最大強度点、または最低強度点から最低強度点までの鉛直距離）は次式で与えられ

る。

疏＝2、告θ

　　　　0
（6－1）

　ここで、λは波長、θ。は衛星仰角である。たとえば、Lバンド（1．5GH乙帯）におい

て、仰角50では砺＝114cm、100では58cmとなる。したがって、仰角50において2

基のアンテナを垂直方向に57cm、仰角100では29crn離して配置すると、どちらか

のアンテナがコヒーレント成分による受信信号のハイトパターンの谷にあってもも

う一方のアンテナは山にあるか、あるいは両アンテナが山と谷の中間の点にあるこ

とになる。ここで提案する方式はコヒーレント成分によるこのような性質を利用し

て、2つのアンテナの合成／分配比率を一定の周期で変化させつつ受信／送信を行な

うものである。

図6．1は本方式を実現するRF回路を組み込んだINMARSAT－C用船舶局構成例を

示している。図において、点線内は現用1㎜皿Cに新規に付加する回路部分

である。
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Demod．

Data

謙e「一 □：ま。d。，

Combiner
／divider

controller

Data

Variable　combiner／divider

積
O

　
コ

　
＃

　V2
＃2 Phase　shifter　1

goo

Hybrid

Phase　shifter　2

φ
Combiner

／divider

v

　　　　　　　　　v2’

図6．1提案方式を組み込んだINMARSAT－Cシステムのハードウェア構成

2基のアンテナ（＃1、＃2）は鉛直方向の距離が乙。となる位置に配置され、可変合成

／分配回路（Variable　combiner／d位ider）では各アンテナからの受信信号をイン

ターリーブの時間長よりも短い所定の周期で変化する比率で合成する。図6．1には

可変合成／分配回路の一構成例も併せて示している。この構成において、移相器

1（Phase　shifter　1）は2基のアンテナの受信信号の直接波成分の位相を合わせるた

めのものであり、移相器2の移相量を変化させることにより合成比が変化する。こ

こでは可変合成／分配回路は2つの移相器、1つのgooハイブリッド変換器、および1

つの等電力合成／分配器の4つの極めて簡素なコンポーネントで構成されており、

この回路を挿入したことによる損失は小さいと考えられる。＃1アンテナの受信信

号を巧、移相器1の出力信号を冒とすると、合成後の信惣は次式で表される。

v上＋j）写廼＋1）％，
（6－2）
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　ここで、φvは移相器2で与える位相量である。図7．2はy1と1ろ冒の位相が同相の場

合に、φ。を変化させたときの合成後の信号強度Mの変化を示す説明図である。図

において、Mは原点0からの距離で与えられ、点A、　B、　C、　Dはそれぞれφ。＝一

900、0。、900、および1800に対応している。したがって、φ。を一900から900まで（図

の太線部分）周期的に変化させることにより、合成信号強度は最小値としてlv11と

lV2「のうち小さい方の値、最大値として　1防12＋1％i2をとることになる。特に

防1＝lV2’1のとき、最大値はlvl＝、厄1周＝～σ1％［となり、アンテナを2つ用いた効

果によるゲイン（アレイゲイン：最大3dB）を得ることができる。

　　　　lVil

≠P800）

　　　　　　　　　　　凱二2血圏一窒

@　　　　　　　　　　lvトM2＋iち12
Q　　＿　　＿　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　一　　騨　　一

b（醐

@
　
i
B
（
げ
）
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
：
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
：
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
：
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
：
　
　
　
　
　
　
l
v
［
　
i
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
I
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
：
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
　
i
A
（
動
一
9
の

0 1％’1

図6．2Vの軌跡

図6．3（a）、（b）はそれぞれ荒れた海面状態（波高一2．Om）および穏やかな海面状態

（同0．1m）における受信特性の時間変動の例を示している。同図では、仰角を50と

し、アンテナ＃1、＃2出力および合成後の受信信号強度の時間変化、および、イン

ターリーブ方式を用いない場合、現用システム、および本方式を用いた場合のビッ

ト誤りパターンの例を示している注5。両図においてC／1Mは同じ7dBであるが、

注5 ｱの図に示した信号強度変動は後述のシミュレーションによって生成したものであり、海面反射

フェージングの諸特性が考慮されている。
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（a）、（b）におけるコヒーレント成分とインコヒーレント成分の比率はそれぞれ

6％：94％、98％：2％である。図において本方式を用いた場合のアンテナ切り換え周

期乃は1秒としている。また信号強度ま直接波のレベル（OdB）で正規化している。
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図6．3提案方式の原理を示す信号強度変動とビット誤り系列の例

図6．3（a）では海面反射波はインコヒーレント成分が卓越し受信信号は短い周期で
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大きく変動しており、現用システムによってもインターリーブがバースト誤りを有

効に拡散しビット誤りが低減されていることがわかる。しかし（b）では海面反射波

はコヒーレント成分が主体となり、フェージングの時間的変動は極めて小さいρ現

用システムではアンテナ（アンテナ＃1）がハイトパターンの谷に落ち込んだ状態が

持続しビット誤りが多発する結果：FECを用いても誤りの訂正は不可能となり通信

不能となる。本方式を用いると、どちらか一方のアンテナがハイトパターンの谷に

位置していても他方のアンテナは必ず谷以外の地点にある確率が高くなる。その2

つのアンテナを切り換えることにより人工的な信号の強度変動を付加することがで

きる。その変動の周期をインターリーブの時間長よりも短くすることにより、受信

信号が落ち込んだ部分のバースト状の誤りもインターリーブの効果で時間的に拡散

され、ビット誤りが低減される。（a）では現用システムを用いてもインターリーブ

が有効に機能しているので本方式の効果は大きく現われないが、基本的にダイバー

シチの作用があり、またアレイゲインが存在するので、現用システムよりも誤り率

は改善される。

現用システムでは、インターリーブを機能させる信号の変動として海面反射波に

よるフェージングそのものを用いている。インターリーブが有効に機能するために

はフェージングの変動周期の数倍の時間長が必要であるので現用システムでは最大

8．64秒のインターリーブが用いられている［76］。図6．3では2つのアンテナの切り

換え周期をフェージングの変動周期と同程度の1秒としたが、この切り換え周期を

短くすることにより人工的に付加する信号強度の変動周期が短くなるので、インタ

ーリーブの時間長を短縮することも可能である。

6．3フェージング抑圧性能評価手法

本提案方式の性能を評価するために、海面反射フェージング回線の計算機シミュ

レーションを行った。性能評価の指標としてはフェージング時の平均BERを用い

た。ここでは計算機シミュレーションの概要について述べる。

図6．4は計算機シミュレーションのブロック図を示している。ランダムビット系

列に1㎜S一テムにおいて定義された符号（FEC）化およびインター1／一

ブ操作を施し、送信ビット系列を生成する。次に、ダイバーシチを考慮するために

このビット系列を同一の2系列に分離し、所定の反射波電力を有する強度位相変動
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および雑音を加え、本方式による信号合成を行なう。合成された受信ビット系列に

逆のインターリーブ（デインターリーブ）を施した後、送信ビット系列と比較してそ

のビット誤りを検出する。この操作を、反射波の強度変動周期および信号合成の変

化周期と比較して十分長い時間継続し、平均BERを算出する。なお、帯域制限フ

ィルタとしては、ロールオフ率が送受あわせて0．5となるルートナイキストフィル

タを用いている。これらの機能を全て計算機内にソフトウェアとして実現し、シ

ミュレーションを行なった。

PN　generator

Encoder

1nterleaver

Fading　generator ×

Received　signal

Noise　generator 十

Thermal　noise

Variable　combiner／dMder

De－lnterleaver

Decoder

Comparator

　　　　　　　　　　　　　寸

　　　　　　　　　　　　BER

図6．4計算機シミュレーションのブロック図

フェージング発生部においては、反射波の平均電力および強度位相変動、また鉛
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直方向にL、だけ離れた2つのアンテナが受信する海面反射波の空間相関特性が重要

となる。そこで、海面反射フェージングの時間変動特性の統計的性質、環境パラメ

ータとの対応、および空間相関特性などに対する研究［72，78，79］をもとにして、

海面状態、衛星仰角などの環境パラメータを入力することにより現実の海面反射波

を精度よく実現する海面反射フェージングのシミュレーションモデルを開発した

［80，81］。同モデルにおいて空間相関を考慮することによりスペースダイバーシチ

のシミュレーションが可能となる。

計算機シミュレーションは表6．1に示すINMARSAT－Cのシステムパラメータお

よび表6．2に示す各環境パラメータの条件のもとで行なった。本フェージング軽減

方式はアンテナ間隔L、を仰角に応じて調整することにより、任意の仰角でのフェー

ジング軽減が可能である。しかし、移動局設備の小形化、簡易化の観点からは、L。

を固定し、かっその間隔もできるだけ小さいことが望ましい。海面反射フェージン

グが問題となる仰角50から100の範囲においては前述のとおり29cmから57cm程度

が適当であるが、実用性を考慮して本検討では30cmに固定した。アンテナ間隔乙。

と同様に図7．1の移相器1の位相量もシステムの小形化の観点からは固定されてい

ることが望ましい。ここでは、アンテナ間隔30cmの場合に仰角50において2つの

アンテナが受信する直接波が同相となるように移相器1の移相量が固定されている

ものとした。

表6．2シミュレーションに用いたパラメータ

周波数 1．5GHz（λ＝20cm）

偏波 円偏波

仰角 50（loo）

アンテナ利得 OdBi（無指向性）

アンテナ間隔加 30cm

c1加
7dB（θ。ニ50），12dB（θo＝100）

波高 0．0～2．Om

E∫4〃Vo 一2～8dB
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表6．2中のE。4〃％は、フェージングの無い場合にアンテナ1基で直接波のみ受信し

た場合の1シンボルあたりの信号電力対雑音電力密度比の値であり、フェージング

発生時でも雑音レベルは直接波レベルに対して所定のE。／鵡にしたがう一定値とし

てシミュレーションを行なった。また、実際にはフェージングによるE。／N。の低下

時に復調器内でのキャリアの同期はずれやスリップが発生しやすくなるが、ここで

のシミュレーション結果には、これらの要因によるBER特性の劣化は含まれてい

ない。

6．4提案方式の性能についての定量的評価

6．4．1フェージング軽減効果

図6．5は船舶の動揺を考慮せずに、波高を0．1mとした（海面反射波はほぼコヒー

レント成分のみ）場合のE。4／砺に対するBER特性を、（a）仰角50（α1雁7dB）および

（b）仰角100（α1炉12dB）に対して示している。アンテナ切り替え周期乃は0．1秒と

した。破線（現行システム：単一アンテナ）および実線（提案方式：2アンテナ）のそれぞ

れ二本の曲線のうち、上にあるものがアンテナがハイトパターンの底周辺にある最

悪ケースであり、下にあるものがハイトパターンのピーク付近にある最良ケースで

ある。したがって、両図において、困の範囲が現行システムの、また一等の範囲が

提案システムの、ハイトパターンの任意の位置での性能を示している。両図から、

現行システムではアンテナの高さによって大きく変動するBER特性が、提案シス

テムを用いることによってその変動範囲が小さくなり、また、BERの値そのもの

が低減していることがわかる。アンテナ高さへの依存性の縮小は、特に（b）の仰角

100の場合に顕著である。INMARS、AT－Cシステムの規定では、　El。4ノ賜＝3dBとして

回線設計されている。デジタル通信に要求されるBERをたとえば10－4（両生中の×

マーク）と仮定すると、現行システムを用いた場合には仰角50においてアンテナが

ハイトバターンの底付近に位置すると通信不能となるのに対して、提案方式を用い

ることによって任意の状態で［0－4以下のBERが確保できることがわかる。
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図6．5穏やかな海面状態におけるBER特性

図6．6は、インコヒーレント成分が卓越する波高を2．Omとした環境における衛星

仰角50の場合のBER特性を示している。ここでも船舶の動揺はないと仮定してい

る。同図は、以下に示す5つの方式の特性を示している。

（a）FECのみを用いた場合（インターリーブなし）
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（b）現行システム（単一アンテナ）

（C）提案方式（乃二〇．1秒）

（d）受信信号強度に応じてアンテナを選択するアンテナ選択ダイバーシチ

（e）メインローブを仰角5度方向に固定した2素子フェーズドアレー、これは本提

　案方式の構成において二つのアンテナの合成／分配比率を1：1（砺二〇〇）とするこ

　　とによって実現できる
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図6．6画面た海面状態におけるBER特性

図6．6では、荒れた海面状態においてはインコヒーレント成分が卓越し、現行シ

ステムによってもインターリーブが十分機能し、FECが効果的に誤りを訂正して

いることがわかる。フェージング抑圧という観点において、提案方式は、早いフェ

ージングに対しては現行システムに対するアドバンテージを有するものではないと

考えられる。しかしながら、図6．6から提案方式は現行システムに競べて大きな

BER特性改善効果があることがわかる。この改善は、二つのアンテナを用いたア

レー利得から得られている。

　さらに、提案方式は、閉ループ制御のアンテナ選択ダイバーシチと同程度または

やや高い性能を有していることがわかる。アンテナ選択ダイバーシチは受信信号の

モニタにより常に最良のアンテナを選択しているが同時に複数のアンテナを使用す

ることがないのに対して、提案方式はアンテナの選択という観点では最良ではない
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が複数のアンテナを同時に使用するアレー効果があり、結果的に同等の性能を実現

している。閉ループ制御は、回路が複雑になるという欠点のみならず、受信周波数

と送信周波数が異なるFDD方式であるINMRSAT－Cシステムでは、船舶局側送信

時にも効果を得るためには衛星側での受信信号モニタおよびモニタ結果の船舶局側

へのフィードバックといったシステムが必要となり、システムインパクトが極めて

大きい。また、INMARSAr－Cシステムのような固定軌道衛星を用いたシステムで

は、閉ループ制御の時問が最低でも伝搬遅延分の0．25秒程度以上となり、フェージ

ングがこれより高速となると、効果はほとんど得られない。ここで提案した方式

は、2つのアンテナを周期的に切り替えるという簡易な構成で、送信／受信の両リ

ンクに有効な性能を有している。

図6．6において、提案方式と同様に閉ループ制御を必要としない2素子フェーズ

ドアレーシステムは、提案方式より高い性能を有している。しかしながら、同方式

は、ビームを仰角50方向に固定しているため、トラッキング等の付加装置を用いな

い場合には、船舶の揺れを考慮すると、その性能は大きく劣化する。

Φ
一
6
＝
」
O
」
」
下
摺
m

10

10

豆00

10’

10

10

10

　－2

　Case　　　　　　　（i）　　　　　（量）　　　　　（逝）

Array　system　　…　O’…　　…●・・・　…　口…

Proposed　system蘭一◎一　一　一d］一

開一く］瞳．自

_口　　鷺．卿｛］㌔．
；
…

◆

＼
◎1コ◎

P◎㌔

c ◎○◆○

一
［
L
l
　
　
　
　
　
F
J
℃
　
　
4
　
　
　
5
　
　
　
6
0
　
　
　
　
　
　
　
一
　
　
　
　
　
　
　
〇
　
　
　
　
　
　
　
ρ
　
　
　
　
　
　
一
　
　
　
　
　
　
一
　
　
　
　
　
　
　
冒

◆◆◆

@篭
@◆◆．　　◆◆

　　1
○．や◆

◆◆

D◆

◆
◆
■
　
◆
　
◆

…
≡

◆◆◆◆　ら』◆

氈
氈
_
　
　
＼
　
　
　
＼

…
！

●

、

N
＼
．

0 2　　　　　　　4

E∫調。（dB）

6 8

図6．7船舶の動揺を考慮した場合のBER特性

図6．7は、提案方式（ハ＝0．1秒）と2素子フェーズドアレーシステムについて、船舶

の縦揺れ（ピッチング）と横揺れ（ローリング）を考慮した場合のBER特性を示してい
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る。図6．8は船舶の横揺れと縦揺れを説明する概念図であり、シミュレーションに

用いた揺れの値を表6．3に示す。L。を30cmとした場合、2素子フェーズドアレーア

ンテナパターンの最初のヌルはビームセンターから19．30離れた角度になる。した

がって、船舶の動揺がこの角度よりも大きくなると、アレーアンテナが直接波をメ

インローブで受信できない状況が発生し信号品質は大きく劣化する。提案方式を用

いた場合にも、移相器1によって2つのアンテナを同等に用いた場合のアンテナパ

ターンの中心は50に固定されているので、縦揺れ／横揺れが大きくなるにしたがっ

て、BER特性は劣化している。　INMARSAT－Cシステムでは、船舶局装置に対し

て30度までの揺れに対して通信を保持できるよう規定している。ここで検討する

システムでは、第一ヌル位置が19．30であるので、ケース（iii）がほぼ最悪ケースと

なる。図6．7から、船舶の揺れが大きくなった場合の性能劣化はフェーズドアレー

システムに比べて提案方式の方が小さいことがわかる。最悪ケースとなるような劣

悪な環境では、フェーズドアレーシステムによる安定した通信は困難となるが、こ

こで提案したシステムは図6．6に示す現行システムと同等の性能を維持しており、

最悪ケースでも現行システムに比べて2dB程度の劣化である。

　　　　ローリング　　　　　　　　ピッチング
図6．8計算機シミュレーションにおける船舶の動揺の検討方法
　（船舶の進行方法は衛星方向に垂直であると仮定している）

表6．3ローリングおよびピッチング角度

Case Ar A
P

（deg）

（
i
） 0 0

（ii） 10 3

（iii） 20 6
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6．4．2インターリーブ長短縮効果

本方式によるフェージング抑圧効果についてはこれまでにシミュレーションに

よって定量的に述べたが、同じBER特性を得るという前提にたてば、本方式はイ

ンターリーブ長を短縮する効果を提供する。
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図6．9インタリーブサイズの変化に対するBER特性
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図6．9は本方式の切り換え周波数丁ソを変化させた場合の、インターリーブの時間

長の変化に対するBER特性を示したものである。波高は2．Omの荒れた海面状態で

ある。1諺0．1秒、1．0秒、10．0秒の3種類の乃に対応した本方式および現用システム

（単一アンテナ）のBER特性を示している。このインターリーブ時間長の範囲では、

乃が10秒以上では乃＝10秒の場合とほぼ同じ結果が得られ、同様に、ハが0．1秒以下

では7㌃＝0．1秒の場合とほぼ同じ結果が得られた。その中間の7㌃＝1．0秒の曲線はイン

ターリーブの時間長が1秒以下では7㌃＝10秒の曲線に、また1秒以上では乃＝0．1秒の

曲線に近い結果となっている。本来の受信信号の変動（海面反射フェージングによ

る変動）は先に述べたようにその周期が約1秒以上である。その受信信号に周期1秒

の人工的な変動を付加した場合には、信号の変動の主成分は1秒になり、インター
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リーブの時間長がそれよりも長い場合にはインターリーブと：FECによる誤り訂正

は有効に働く。それに対して変動の周期よりもインターリーブの時問長が短い領域

においてはそれが有効に機能しない。7。が10秒よりも大きい領域ではもはや受信

信号本来の変動の方が短周期であるのでアンテナを切り換えることによって生じる

ビット誤り率改善効果は無い。また、2つのアンテナのどちらの信号レベルも低下

する場合が確率的に発生するが、そのような場合には2つの信号を高速で切り換え

てももはやビット誤り率の改善は得られない。したがって乃が0．1秒以下の領域に

おいては、この限界によって効果が飽和している。

提案方式を用いることによって、所要BERを実現するために必要なインターリー

ブの時間長は短縮されていることがわかる。たとえば10－4のBERを仮定すると、

現用システムを用いた場合には、最大インターリーブ長（8．64秒）程度の10秒弱の時

間長が必要なのに対して、本方式を採用することにより約1秒程度のインターリー

ブでも同等の性能が得られていることがわかる。INMARSAr－Cシステムは先に述

べたように低速のデータ通信サービスを提供するシステムであるが、たとえばテ

レックスの対話的通信などのアプリケーションを考えた場合、この通信遅延の短縮

は、サービスの幅を広げる非常に有効な効果であるといえる。

6．56章のまとめ

本章では、INMARSAT－Cシステムに適用可能な開ループ制御のスペースダイバ

ーシチ方式を提案し、その性能をシミュレーションにより定量的に評価した。その

結果、有効なフェージング抑圧性能を実現できることを明らかにした。また、現行

方式並みの性能とした場合には、インタリーブサイズを縮小する効果があることを

示した。本章では、開ループ制御スペースダイバーシチ方式をINMARSAT－Cシス

テムという特定の具体的システムを対象として提案しその性能評価を行ったが、そ

の本質的な原理は、強度変動の相関性が低い複数の伝送路とFECおよびインタリ

ーブを使用可能な任意のディジタル伝送システムに適用可能であり、適用性は広

い。たとえばINMARSAT－Mシステムを対象として、偏波ダイバーシチを用い

ることにより、端末およびアンテナの物理的なサイズを拡大することなくフェージ

ング抑圧効果を得る方式に応用した例がある［82］。また、本方式の基本原理は劣

悪なフェージング環境となる地上系の移動通信システムにも適用可能である。

一115一



7．結論

本論文は、移動通信におけるフェージングの伝搬モデルならびにその対策技術に

関する一連の研究成果をまとめたものである。

序論に続く第2章では、仲上一ライスフェージング環境を対象として、遅延波の

影響によって生じる符号間干渉誤りを簡易に解析可能な伝搬モデルを提案した。ま

ず最初に、本論文において提案する伝搬モデルおよびフェージング対策技術全体の

基礎となるフェージング理論について説明した。提案する伝搬モデルについては、

まず最初に、符号問干渉誤りの特性解析結果から経験的に得られたキーパラメータ

の概念を明らかにした。キーパラメータとは、伝搬環境を表す諸パラメータのう

ち、符号間干渉誤り発生特性を決定する必要十分なパラメータ群を指す。このキー

パラメータの概念を用いて、任意の仲上一ライスフェージング環境を取り扱い容易

な等価2波モデルへと変換する方法を示した。そして、これをE工Pモデルの統計的

表現と呼んだ。さらにこの等価2波モデルとBERマップ（それぞれの変復調方式に

対する静的な符号間干渉誤り発生特訓を組み合わせることによって、平均誤り率

特性を簡易に推定する方法を示した。また、伝搬路のインパルス応答を直接波と等

間隔に配置された複数の散乱波によって等価表現する方法（Erpモデルの瞬時表現）

を定式化し、経験的に得られたETPモデルの統計的表現に対する理論的根拠を与

えた。

第3章では、CDMへ方式等の広帯域伝送を行う移動通信システムを対象とした広

帯域伝搬モデルを提案した。まず、広帯域伝搬モデルが具備すべき性質について明

らかにし、それを満足するように構築された提案モデルの内容詳細について説明し

た。さらに、CDMへ方式の受信信号強度変動の推定に用いた解析例を示すととも

に、屋外フィールド実験において取得されたデータを用いて本モデルの妥当性を検

証した。ここで提案されたモデルは、2章における理論解析、4章および5章におけ

るフェージング対策技術の性能評価ツールとして使用されるとともに、本研究以外

においても広帯域伝搬モデルとして使用されている。たとえば：IM］｝一2000の標準化

におけるシステム性能評価には、振幅分布がレイリー分布となる複数波を固定遅延

時間に配置したより簡易なモデルが使用されているが、干渉キャンセラやスマート

アンテナ等、より高機能かつ複雑な信号処理を必要とする方式の詳紐1生能把握のた

めには、ここで提案したような伝搬モデルが必要となる。
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第4章および第5章では、CDMA移動通信システム用フェージング対策技術を提

案した。これらの提案方式は、CDMA等の広帯域伝送システムにおけるフェージ

ングの理論解析および伝搬モデルの開発から得られた知見をもとにして、移動通信

伝搬環境の特性を活かして効率的にフェージング軽減を行うことを狙った方式であ

る。

第4章では、スペースダイバーシチ構成に遅延回路を付加した方式を提案した。

本方式は、各スペースダイバーシチブランチに異なった遅延を有する遅延回路を挿

入し、CDMA特有の機能であるパスダイバーシチによって最大比合成させるもの

である。簡単な構成ではあるが、基地局側で本方式を採用するだけで上り／下りの

両回線での受信時に有効であり、特に端末の小型化が必要とされる移動通信システ

ムには適している。この方式の性能を、3章において提案された伝搬モデルを用い

て明らかにした。

第5章では、さらに大きな効果が得られるフェージング対策技術を提案した。ス

ペースダイバーシチ構成の各ブランチにパスダイバーシチを組み合わせ、得れらた

ダイバーシチブランチの中から最適な受信ブランチを選択して最大比合成する複合

㎜方式である。この方法では、フェージングの抑圧効果に加え麟アンテナ

を用いることによる平均α1の向上の効果が得られ、CDMA方式では通信容量の増

大に大きな効果を有する。この容量増大の効果を、3章において提案した伝搬モデ

ルを用いて定量的に明らかにするとともに、実験データによる性能評価も行った。

たとえば、4素子のアンテナを使用した提案方式を用いると、高速なフェージング

に対する送信電力制御を行わずとも、理想的な送信電力制御を行う単一アンテナシ

ステムと同程度またはそれ以上の通信容量を実現することが可能となる。

第6章では、海事衛星通信システムであるINMARSAT－Cシステムを対象とした

開ループ制御のスペースダイバーシチ方式を提案し、その性能を定量的に評価し

た。その結果として任意の海面状態で本方式が有効であることを明らかにした。こ

こでは提案方式をINMARSAT－Cシステムという特定のシステムを対象として提案

し、また、そのアンテナ構成等も同システムに最適なものとしているが、その本質

的な原理はダイバーシチ効果が得られる複数の伝送路とFECおよびインタリーブ

を使用可能な任意のディジタル伝送システムに適用可能であり、たとえば陸上移動

通信システムにおいても有効である。
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