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高速ディジタル信号の変復調および

伝送に関する研究

石尾秀樹

本論文はミリ波導波管伝送方式に用いる高速ディジタル信号の変復調ならびに伝送に関する研

究結果をとりまとめたものである。まず導波管により高速パルスを効率よく，かつ安定に伝送す

るには４相位相変調同期検波方式がすぐれていることを述べる。

次に同期検波を行なう場合に必須の技術である搬送波同期回路につき，その設計法を述べ，再

変調比較形搬送波同期回路に掃引と積分の両機能をもつ回路を付加することにより，安定で精度

の良い搬送波同期が行なえることを示した。また上記技術を用いた高速変復調回路の設計法・構

成法を述べるとともに，８０６Ｍｂ／ｓ４相ＰＳＫ信号の導波管伝送実験を行ない，本検討が妥当で

あることを示した。次に，４相位相変調方式よりもさらに周波数利用効率が高いと考えられる多

値ＡＰＳＫを数百メガボー程度の高速伝送に適用するための変復調技術について検討し，重畳変

調という考えを導入することにより，１．６Ｇｂ／ｓの信号伝送が可能なことを述べた。また，非直線

歪の存在する伝送系におけるパルス信号伝送についてミリ波進行波管による増幅の場合を例にと

り示した。



論一文梗概

本論文はミリ波導波管伝送方式の実用化に必要な高速ディジタル信号の変復調ならびに伝送に

関する一連の研究成果をとりまとめたものである６犬

本論文は次の７章から構成されている。

第１章緒言しヶ″

第２章ミリ波導波管伝送方式

第３章高速４相ＰＳＫ信号用搬送波向期回路：

ゝ
第４章ミリ波導波管伝送方式用変復調回路の設計と特性

第５章高速多値振幅位相変調方式一尚

第６章振幅変調信号の非直線増幅と符号誤り率特性

第７章結言‥〉一

以下，各章についてその概要を述べる。・

第１章ではミリ波導波管伝送方式について，その研究の歴史的背景を述べ，筆者がこの研究に

着手した理由を明かにした。さらに本研究の目的ならびに各章のつながりを述べた。

第２章の“ミリ波導波管伝送方式”ではミリ波導波管伝送方式の概要およびこれを実用化する

ための課題について述べ，方式実用化のためには高速パルス変復調技術の実現が必須であること

を示すと共に，筆者らが行なった実験例を述べた。

第３章の“高速４相ＰＳＫ信号用搬送波同期回路”では，位相変調信号を同期復調する場合に

必要な搬送波同期回路の設計法と構成法について述べた。従来，数百ＭＢ（ＭｅｇａＢａｕｄ）以上

の高速位相変調信号に対する搬送波同期回路の検討例はなく，広い同期引込み範囲と小さな定常

位相誤差および抽出搬送波雑音という相矛盾する条件を満す安定な回路を実現することは難しい

とされていた。本章ではこれらの条件を同時に満す回路構成法と設計法を述べると共に実験結果

によりその妥当性を示した。具体的には再変調比較形搬送波同期回路に積分と周波数掃引の両機

能を持つ回路を付加することを提案し，引込み周波数範囲±２０ＭＨｚ，上記周波数範囲内での定

常位相誤差±２°以下，抽出搬送波雑音０．６°ｒ．ｍ．ｓ．以下という特性を得ている。

第４章の“ミリ波導波管伝送方式用変復調回路の設計と特性”では高速多相の変復調回路の動

作に影響する劣化要因と符号誤り率特性との関係を述べると共に回路設計法および構成法を明ら

かにした。また，上記設計法の妥当性を示すため，１．７ＧＨｚ帯において４０３ＭＢ４相ＰＳＫ同期

検波方式の変復調回路を試作し，有効であることを確認した。また実際にミリ波導波管を用いた

伝送実験により大容量のミリ波導波管伝送方式が実現できることを示した。
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第５章“高速多値振幅位相変復調方式”は伝送周波数帯域のより効率的な利用を目的として従

来の多相位相変調方式に代る新しい変復調方式を提案し，理論的・実験的検討を行なってその妥

当性を明かにしたものである。・Ｉ・

すなわち，８相以上の多相位相変調では相数が増加するにつれて急激に特性が劣化することか

ら，これに代って振幅と位相の二次元的な多レベル化を行なった振幅位相変復調方式が有効なこ

とを述べ，これを数百ＭＢ程度の高速領域に適用するための技術として重畳変調原理を提案した。

また符号誤り率特性，位相比較特性の理論的検討を行なうと共に，１００ＭＢならびに４００ＭＢに

おいて１６値振幅位相変調回路を設計・試作し４００Ｍｂ／ｓ（Ｍｅｇａｂｉｔｓｐｅｒｓｅｃｏｎｄ）ならびに１．６

Ｇｂ／Ｓの超高速パルス伝送が安定に実現できることを示した。

第６章の“振幅変調信号の非直線増幅と符号誤り率特性”では，振幅変調信号の伝送における

非直線歪の影響を波形伝送特性および符号誤り率特性の観点から検討したものである。具体的に

はミリ波進行波管を用いて複数の振幅変調信号を共通増幅する場合の波形伝送特性，最適同値レ

ベルならびに実効利得などを理論的・実験的に示し，非直線歪の影響を明かにした。

第７章ぱ結言”であり，本研究の成果をまとめたものである。

なお，本研究はミリ波導波管伝送方式を主たる対象として行なわれているが，ここで得られた

諸成果は，単にミリ波のみならず，マイクロ波や準ミリ波を用いる地上の高速ディジタル伝送方

式や大容量の衛星通信方式に対しても広く適用できるものである。
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第１章緒 言

１．１まえがき

情報化社会の急激な進展に伴ない，伝送すべき情報量は増加の一途をたどっている。また現在

の電話・データなどの情報に加え，今後，画像サービスが導入された場合には伝送路に対する需

要は飛躍的に増大すると予想される。それ故，大量の情報を経済的にかつ能率よく伝送しうる大

容量伝送方式の実用化が望まれてきた。

ミリ波導波管伝送方式は，この要望に応えうる最も有力な通信方式の一つである。この方式は

伝送媒体として円形導波管を用い，その低損失性，広帯域性を利用して数十ＧＨｚの広帯域伝送

を行ない，電話に換算して数十万通話路という情報を一挙に伝送するものであり，経済的な大容

量伝送方式として各方面で研究が進められてきたものである。

本論文は，このような大容量伝送方式の実現に不可欠な高速搬送波パルスの変復調技術につい

て述べたものであり，これまで筆者が行なった一連の研究結果をとりまとめたものである。

本章では，これらの成果を述べるに先立ち，ミリ波導波管伝送方式の歴史と研究の背景を述べ

ると共に，本研究の目的，位置づけを明らかにする。

１．２研究の背景づ

ミリ波導波管伝送の歴史は，円形ＴＥｏ・１モードの低損失性が発見された１９３０年代の初めにまで

さかのぼることができる。１９５０年頃からアメリカ√日本，イギリス，西ドイツ等で始まった低損

失導波管の開発は，１９６５年頃には誘電体内装導波管，らせん導波管となって結実し，ほぽ理論通

りの特性を有する実用的な導波管製造法が確立された。これにより，ミリ波導波管伝送方式が現

実的なものとなり，その後の研究は分波装置，中継装置に重点がおかれるようになった。１９７０年

頃からは高速トランジスタ，インパットダイオードなど半導体技術の急速な進歩とこれに伴なう

回路技術の発展に支えられ，ミリ波導波管伝送方式か実用化研究の段階に入り，１９７５年から我国

を始めとしてアメリカ，イギリスが相次いで現場試験を完了し，実用化を終了した（ｌ）－（４）。

電電公社電気通信研究所におけるミリ波導波管伝送の研究は１９５０年代に基礎研究が開始され。（５）（６）

これらの研究成果は基づいて１９６５年以降，方式実用化を目標とした総合的な研究が始まった。１９６８

年には，茨城電気通信研究所に８．４ｋｍの導波管線路を布設し，世界に先がけて導波管線路，分

波装置，中継装置を接続した第１回ミリ波総合中継実験を実施した（６）。このとき使用した中継装

－ １’－



置はＰＣＭ－ＡＭ方式のもので，パルス変調速度は２２５．４７ＭＢ＊，情報伝送速度も同じく２２５．４７

Ｍｂ／ｓ＊＊であった。これにつづいて，１９７０年には同所で第２回目の総合中継実験が実施されたが（７）

ミリ波部品の進歩と高速ＰＣＭ技術の向上にささえられて，パルス変調速度は約２倍の４０３．０４ＭＢ，

情報伝送速度は約４倍の８０６．０８Ｍｂ／ｓに選ばれ，変復調形式としてＰＣＭ４相ＰＳＫ＊＊＊遅延検

波が採用された。また，この実験では，線路中継装置のほかに符号多重化装置も接続し，カラー

テレビの伝送実験を行なって高品質の伝送系が構成しうることが示された。

これら２回にわたる総合中継実験の成果ならびにその後の研究成果をもとに，１９７１年からは４３

～８７ＧＨｚの周波数帯域に上り，下り各２６のミリ波チャンネルを配置し，各ミリ波チャンネルで

４０３ＭＢ４相ＰＳＫ同期検波を用いて８Ｑ６Ｍｂ／ｓの高速ディジタル変復調を行なうことにより，

電話に換算して約３０万通話路の情報伝送を行なう三り波導波管伝送方式（Ｗ－４０Ｇ方式と呼ばれ

る）の実用化が開始された。１９７２年には全長２２．７ｋｍの実験線路が完成し，１９７３年以降から冲

継装置，分波装置，符号変換装置を含めた方式の総合現場実験が行なわれ，回線・装置の特性・

機能を確認し，方式設計法を明確化することにより１９７４年３月に実用化が終了した（１）。

一方，諸外国においては，アメリカ，イギリス，・フランス，西ドイツ，イタリアなどで活発な

研究が行なわれている。例えばアメリカのベル研究所では４０～１１０ＧＨｚの帯域を用い電話約２３

万チャンネルを伝送するＷＴ－４方式を実用化している（３）。ヨーロッパではイギリス（ＢＰＯ），フラ

ンス（ＣＮＥＴ）が実用化を進めているが，ともに５０ＧＨｚ以下の周波数帯を用いて８ないし１２万

チャンネルを伝送する方式が当面の目標である（４）（９）－（ｌｌ）。

ニしたがって，ミリ波導波管伝送方式（Ｗ－４０Ｇ方式）は伝送容量において国内外で最大であり，

実用化に最も早く成功した方式と言える。さらに，Ｗ－４０Ｇ方式は屈曲に富むルートに布設され

た導波管線路で生ずる伝送歪に対抗して超高速のディジタル信号を能率よく伝送できるうえ，伝

送路として導波管を用いるので，降雨，霧。水蒸気などによる減衰をうけない安定な伝送特性が

期待できる。犬・。

１．３本研究の目的と論文の構成

以上の各節で述べたことから明らかなように経済性・信頼性が高く，かつ実用性に富んだ大容

量ミリ波導波管伝送方式を実現するには，屈曲のあくる導波管線路において生ずる歪雑音の影響を

うけにくい超高速パルス変復調技術の確立が重要であると言える。

＊ＭｅｇａＢａｕｄｓ

＊＊Ｍｅｇａｂｉｔｓ／ｓｅｃ．

＊＊奉ＰｈａｓｅＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ
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しかしながら筆者らが研究を開始した１９６９年以前にはこのような超高速パルス変復調技術に圃

する系統立った研究はほとんど行なわれておらず，主としてアメリカのベル研究所を中心に２～

３の研究（１２）（１３）が発表されているにすぎなかった。

筆者は，ミリ波導波管伝送方式を始めとする大容量ディジタル伝送方式を実現するために必要

な高速パルス変復調技術について，まず高速パルスの復調に必要な検波識別回路や搬送波同期回

路について理論的・実験的な検討を進め，４００ＭＢ４相ＰＳＫ信号の安定な復調技術を確立する

とともに，別途研究された高速変調技術と組み合せて搬送波ディジタル伝送方式を構成し，上記

検討結果が実際のシステムで実用に供し得ることを確認した。また，これらの成果の上に立って，

４相ＰＳＫよりもさらに周波数利用効率の高い変復調方式を高速ディジタル伝送に適用する検討

を進め，新たに重畳変調という概念を導入することによって，従来の４相ＰＳＫにくらべて約２

倍の周波数利用効率を有しかつ構成の簡易な変復調技術を確立した。

これらの研究内容について本論文の各章ごとに分けてその概要を以下に述べる。

まず第２章の“ミリ波導波管伝送方式”ではミリ波導波管伝送方式の概要とこれを実用化する

に際しての課題について述べ，方式実用化のためには高速パルス変復調技術の実現が不可欠であ

ることを示した（８）。

第３章“高速４相ＰＳＫ伝送用搬送波同期回路”は数百ＭＢ程度の高速ＰＳＫ信号からこれを

復調するのに必要な基準搬送波を抽出再生する技術について述べている。ミリ波導波管線路で生

ずる歪雑音に対抗して，より安定で性能のよい伝送を行なうには，同期検波を用いるのがよい。

そのためには受信したＰＳＫ信号に何らかの非線形信号処理を施して搬送波に同期した輝線ス

ペクトラムを抽出することが必要である。一方，一般に大容量伝送方式では搬送周波数が高いた

め，従来の伝送方式にくらべて，より大きな周波数変動に対して安定な動作を行なう搬送波同期

回路が要求されることになるが，通常，このような搬送波同期回路ではループ内の非線形信号処・

理に要する時間のためループの一巡遅延時間か長くなり上記の要求を満足することは困難であっ

た。

筆者らは再変調比較形搬送波同期回路に積分と掃引の両機能を兼ねたディジタル可逆計数回路

を付加する回路構成を提案すると共に，これを理論的・実験的に検討してその有効性を確認し

た（１４）。また，この研究によって初めて大きな周波数変動に対して安定かつ精度よく高速ＰＳＫ

信号を同期復調する技術が確立されたと言える。

第４章の“ミリ波導波管伝送方式用変復調回路の設計と特性”では高速多相ＰＳＫ信号用変復

調回路の動作に影響する劣化要因と符号誤り率特性の関係を述べると共に，回路設計法および構

成法を明らかにした。また，上記設計法の妥当性を示すため，１．７ＧＨｚ帯において４０３ＭＢ４相
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ＰＳＫ同期検波方式の変復調回路を試作し，有効であることを確認すると共にり５），実際にミリ波

導波管を用いた伝送実験を行なって大容量のミリ波導波管伝送方式が実現できることしを述べた。

第５章の“高速多値振幅位相変調方式”は４相ＰＳＫよりもさらに周波数帯域の利用効率の高

い変復調方式の確立を目的としたものであるレ信号空間で二次元的な多値化を行なう振幅位相変

調（ＡｍｐｌｉｔｕｄｅａｎｄＰｈａｓｅＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ；ＡＰＳＫ）を高速ディジタル伝送に適用するための技術

として重畳変調という考え方を提案するとともに，これに関する実験的・理論的検討を行なって

いる（１６）。１６値振幅位相変調方式を対象に４００Ｍｂ／ｓおよび１．６Ｇｂ／ｓの超高速パルス伝送実験

を行ない（１７）高速ディジタル伝送において多値化を行なう場合に重畳変調がきわめて優れた特性

をもつことを示した。この研究により多値振幅位相変調を高速ディジタノレ伝送に導入することが

初めて可能となった。ニ

第６章の“振幅変調信号の非直線増幅と符号誤り率特性”は振幅変調信号の伝送における非直

線歪の影響を波形伝送特性および符号誤り率特性の観点から検討したものである。具体的にはミ

リ波進行波管により，’複数の振幅変調信号を共通増幅する場合について波形伝送特性，最適同値

レベルならびに実効利得などを理論的ご・実験的に示し，非直線歪の影響を明らかにしている（１８）（１９）。

図１．１は本論文の各章の関係を示したものである。
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・解明

゛第３．‘章

高速パルス信号に対する搬送

波同期技術の確立）＼

第４よ章‥

高速パルス変復調回路の構成

法の確立‥‥‥‥‥

高速化おヽよび

周波数利用率の向上’‾‾‾‾‾

高速搬送波同期

／｀技術の応用

１
１
１
１
１
１
１
１
１

＿二」

図１．１本論文におヽける洛章の関係

４－

第５章

高速多値変復調技術の確立

第６章

振幅変調信号０非直線歪の分

析

｜

｜

｜

｜

｜

ｌ

｜

｜



以上，これまでの高速ディジタル変復調技術と本論文の研究結果との関連を明らかにすると共

に，８００Ｍｂ／ｓから１．６Ｇｂ／ｓにわたる超高速パルス変復調技術が本研究によって初めて確立され

実用的なものとなるに至ったことを述べた。なお，本研究はミリ波導波管伝送方式を主たる適用

対象としているが，ここで述べられる超高速パルス変復調技術は，単にミリ波のみならず，将来

の無線通信，宇宙通信，観測・計測技術などの発展に対し，種々の波及効果をもたらすものと考

える。
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第２章ミリ・波導波管伝送方式

２．１まえがき

第１章で述べたように，ミリ波導波管伝送方式は円形導波管におけるＴＥｏｌモードの低損失伝

搬特性を利用して大容量伝送を行なおうとするものである。しかるに，これに用いる円形導波管

は本質的に多モード伝送可能な導波管であるため，導波管布設における微少な曲り等によりモー

ド変換を生じ√これにより減衰量やひずみ雑音が増加するという固有の伝送特性を有している。

このため諸外国ではできるだけ直線的なルートに沿って導波管線路を布設することを前提とし

て方式設計を行なっているが，日本の事情は。これを許さない。したがって，ミリ波導波管伝送方

式の実用化にあたっては，曲折の多いルートにも布設でき，かつその場合においても伝送容量，

伝送品質，経済性等が失われないような技術的手段を実現することが重要である。
ｓｊｒ・●●。１

このような目的を満すため８００Ｍｂ／ｓという高速の４相ＰＳＫ（ＰｈａｓｅＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ）信号を

高品質で再生中継するための諸技術が筆者らにより新たに開発された。

本章では，本論への準備として，ミリ波導波管伝送方式の構成と方式設計上考慮すべき要因等

についてその概要を述べ，方式実現のためには歪の少ない高速の変復調技術が必須であることを

示す。また，これにつづいて，筆者らが行なった高速パルス伝送実験結果について，その概略を

述べ，高速パルス変復調技術実現にあたっての主要な問題点を明らかに・しているよ

なお，本論文で述べる諸技術はミリ波導波管伝送方式への適用を念頭においではいるか，一般

にマイクロ波，準ミフリ波を用いる地上無線伝送方式や衛星通信方式の高速ディジタル化に広く応

用できるものであ丿，高遠変復調に関する基本的な技術であると考える。レ

２．２ミリ波導波管伝送方式‘１’二一一

２．２．１方式の基本構成・・・・。。・・・・・。・

図２．１にミリ波導波管伝送方式の基本構成を示す。伝送路として低損失円形導波管が用いられ

ている点を除き，≒基本的には従来の地上無線伝送方式と同＝の構成となっている。

ずなわち，ミ‥リ波導波管伝送方式では導波管を伝送されてきた周波数分割多重（ＦＤＭ）信号

をミリ波分波装置により各ミリ波チャンネル信号として分波し，これを送受信装置により増幅・

再生して再び分波装置により周波数多重を行なって対向局へ送出している。

ミリ波導波管伝送方式では後に述べるような多モード導波管の固有の伝送特性により，通常，

ディしジタル伝送が用いられる。したがっ七，図２．１のミ‘リ波送受信装置は周波数変換，増幅，復

調の機能に加えて，整形，整時，再生という，パルス伝送における３Ｒの機能（Ｒｅｓｈａｐｉｎｇ，

－ ７



－－－－－＿＿＿＿ミリ波ディジタフレ
信号の再生中継

図２．１ミリ波導波管伝送方式の基本構成（１）

Ｒｅｔｉｍｉｎｇ，Ｒｅｇｅｎｅｒａｔｉｎｇ）を持っていると言える。

図２．２は中間中継所で用いる送受信装置の構成をさらに詳細に示したものであり，機能的に５

つの部分に分割できる。すなわち，入力ミリ波信号は送受信盤受信部で周波数変換，増幅され，

中間周波数信号として遅延等化盤に送られる。遅延等化盤は導波管線路による１次遅延を等化し，

正常な中間周波信号波形を得るためのものである。変復調盤復調部はこれを復調した後，クロッ

クにより識別再生して，雑音やひずみのないパルス列をうる。これはタイミング波とともに変復

調盤変調部に入り，ふたたび，中間周波信号に変換されたのち，送受信盤送信部でミリ波信号に

変換されて送出される。

各ミリ波信号の周波数は互いに異なっており，これらは先に述べたように周波数分割多重信号

としてミリ波周波数帯に配置されている。例えば，電電公社電気通信研究所が１９７５年に実用化し

たＷ－４０Ｇ方式では（１）図２．３に示すように４３～８７ＧＨｚの周波数帯に５６個のミリ波チャンネ

ルを配置し，これをＡ，Ｂ，Ｃ，Ｄの４周波数ブロックに分割し，Ａ，Ｂを上り，Ｃ，Ｄを下り

に用いている。この方式では，各ミリ波チャンネルは８０６Ｍｂ／ｓ（１１，５２０電話チャンネル）の情報

を伝送できるから１円形導波管当たりの総伝送容量は上り，下りとも２０．８Ｇｂ／ｓ（約３０万電話チ

ャンネル）となる。

－ ８－

‖

－－一円形導波管

ミリ波分波装置

ミリ波ミリ波

送受信装置送受信装置

ミリ波分波装置

－－－一円形導波管
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チャンネル分波器へ（から）

パルス信号

図２．２送受信装置の構成（１）
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図２．３ミリ波導波管伝送方式の搬送周波数配置例（１）
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２．２．２導波管線路

伝送媒体の性質が方式設計・構成に大きく影響する：ことは，どの伝送方式についても言えるこ

とである。以下では多モード円形導波管の性質について伝送特性的観点から眺めるとともに，こ

れらが方式設計とどのように結びついているかについて述べる。

ミリ波導波管伝送方式に用いる実用的なミリ波導波管として誘電体内装導波管とらせん導波管

がこれまでに開発されている。Ｗ－４０Ｇ方式では，それぞれの長所を生かし，両者を混用して用

いる混用導波管線路の構成をとっている。２種の導波管は共に内径５１ｍｍ．単長５ｍの鋼管外

装円形導波管であり，これを誘電体４，らせん１の割合で混用して用いる。導波管内部には約

０．７ｋｇ／ｃ�の窒素ガスを封入して用い，その最小曲率半径は３０ｍである。また，交差点のよ

うな鋭い曲りにおける布設，接続にはコーナ導波管や細径可とう導波管という屈曲用の特殊導波
ｊ●Ｉ●ｒ・

管を用いる。

つぎに導波管線路の伝送特性につき述べる。一般的には，振幅および遅延の周波数特性がわか

ればそれでよいはずであるが，実際的には，要因別あるいは現象別につぎのように分類して取扱

うのが便利である（１）。すなわち

（１）平均減衰量・

（２）ロスピーク

（３）リップル

（４）１次遅延特性

平均減衰量は次式で表わされる。

ただし

ａ＝ａＡ＋ａｎ＋αＣ

α４：直線ルートにおける減衰定数

心：ルート曲りによる減衰定数増加分

αｃ：特殊導波管のそう人による減衰定数増加分

また，α４は次式で与えられる。

α・ｔ＝／１α－ｙ－３／２十励ヂ（ｄＢ／ｋｍ）

ただし，Ａ＝Ｓ．３×１０３

５＝２．４６×１０－５

α：導波管半径（ｃｍ）

－ １０－

（２．１）

（２．２）



・

／’：周波数（ＧＨｚ）

この結果を図２．４に示す。

３
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４０ ５０６０７０８０

周波数（ＧＨｚ）

図２．４直線ルートにおヽける導波管減衰定数（１）

９０

ロスピークは導波管線路の管軸に沿った周期的な不要モード結合によって生ずるものでこれに

よる振幅周波数特性は，各チャンネル帯域内では，１次および２次特性で代表でき，その最大振

幅は１５ｋｍ長で高々３ｄＢである。

つぎにリップルについて述べる。屈曲の多い導波管線路においては，その減衰周波数特性にラ

ンダム的な細かいリップルが存在し，その周期は数十ＭＨｚから数ＭＨｚにおよんでいる。この

リップルの原因は，コーナ導波管や伸縮導波管におけるＴＥｏｌ信号モードとＴＥ。。不要モードと

の離散的モード変換によるものである（１０）。

信号伝送上の見地からすれば，この離散的モード変換は，多数のロングエコーの合成されたも

のと同ｉに扱ってよい。信号変調がランダムで，かつそのボーレイトがリップル周者り十分大

きいとすれば，これによる符号間干渉はほぽランダム的であり，熱雑音に等しい性質をもつと考

えてよい（１）。いま，このような伝送路で生ずる歪雑音電力をＮｗｃとすると，実際の回線設計で

は，このひずみ雑音電力Ⅳｇを熱雑音Ｎｔｈと相加的に取扱う。すなわち，ランダム雑音の総

計電力をｙ７として，

箔ヽ＝Ｎｔｈ十Ｎｗｃ

－ １１－

（２．３）

５１ｎｍｉφ混用導波管



とすればよい。‥。犬

導波管の１次遅延特性は角周波数をω，対象とするモードの伝搬定数をβとすると，１次遅延

Ｚ）は遅延時間ｒを介して次式で表わされる。

Ｗ

二

１）＝
力

一
加

の様子を図２．５に示す。

（
ｊ
・
．
ぶ
噸
）
＼
″
ロ
）
閣
剛
妃
｛

２０

０
７
１

５

３

２

１

０．７

５
３
０
０

０．１

（２．４）

……………周波数（ＧＨｚ）

て’・’・。、・、‥ニ：
Ｅム４公舎線ふ。・１次・址（１）

以上導波管線路の伝送媒体としての性質を簡単に述べた。方式設計の際にはこれらの性質を十

分考慮するノ必要があ。る。‥‥‥‥‥‥‥‥‥‥よｌｌ

平均減衰量は，’中継装置や分波装置の性能・と／あいまって伝送帯域幅や中継間隔を決定する主要

な要因となる。△トトｌミ・上（

ロスピークおよびリップルは変復調形式，波形伝送，同期情報の伝送・抽出・測定法などに与

える影響が大きい。とくにリップルについては現在の技術では経済的で有効な等化方法を見出し

得ないので，これにより適用できる変調形式の範囲が決定されることとなる。
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図２．６に導波管線路パラメータと方式設計要因の関係を模式的に示す。

導波管線路
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方式設計要因

伝送帯域幅

中継間隔

変復調形式

同期情報伝送

波形伝送形式

等

周 波

化

配置

図２．６導波管線路パラメータと方式設計要因の関係

２．３変復調方式と符号速度

ミリ波導波管伝送方式の研究初期には，これにアナログ変調を適用することが若干検討された

が，最近ではすべてがディジタル変調に絞られている。その第１の理由は２．２．２で述べた導滋管

線路の伝送媒体としての性質によるところが大きい。また他の理由として，ディジタル伝送ガア

ナログ伝送にくらべて以下のような利点をもっており，将来の長距離大容量伝送方式としてはデ

ィジタルが望ましいという一般的技術状況のためと考えられる。すなわち，

（１）パルス再生中継を行なうので，アナログ伝送のような中継数に比例した歪の相加がほとん

ど生じないため高品質の長距離伝送が可能である。

（２）ディジタル伝送では所要の特性を確保するための信号電力対雑音電力比（ＳＮＲ）がマナ

ログ伝送にくらべ充分低いため，比較的大きな干渉を許容できる。

（３）ディジタル伝送では音声，データ，画像などの信号がすべてパルス化されて伝送されるた

め，多種類情報の同時伝送に適合している。

（４）帯域圧縮技術を用いて，必要なピットレートを１／１０～１／１００に圧縮して伝送できるので画
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像信号のような広帯域信号の経済的な伝送が可能である。犬

そこで，ディジタル伝送を用いた場合の再生中継，変復調方式，符号速度等について以下に述

べる（ｌ）。・

２．３．１再生中継の形式：７●”ＩＩ。

ＩＩ。●多中継長距離のディジタル伝送方式では，中継装置として再生中継装置を用い伝送品質を保証

する。この再生中継の形式として，ニ犬し犬犬∧＝’

（１）各局再生中継ｊｊ’。１１１１１１ｓ・’。・●！

（２）部分的再生中継（ハイブリッド中継ともいう）

の２種が考えられる。後者はある特定の中継局のみに再生中継装置を置き，他の中継局には単な

る増幅器（ミリ波伝送の場合には，進行波管増幅器かヘテロダイン形の中継装置を用いる）を設

けるものである。これが有効に適用できれば，経済性の点で利益が期待できる。しかし，熱雑音

や導波管のμずみ雑音が区間相加するため中継間隔が短かくなる，チャンネル分波器による帯域

制限がやはり区間相加するため周波数帯域の利用効率が低下する，などの理由で（１）の各局再生中

継方式が用いられる。

また中継装置のどの段階で再生中継を行なうかにはつぎの３つの案が考えられる。

（１）ベースバンド段階

（２）中間周波段階

（３）ミリ波段階………………・△≒

この＼うち・，（３）は現状の技術では困難であり，（２）はこれまでに幾つかの報告があるものの（３）（４），

性能や経済性の点で不利である。そこで，通常は（１）のベースバンド再生中継が用いられ，この主

要な機能は図２．２の変復調盤・に収容される。大丿

図２．７はべごスバｊシド再生中継の原理を示すものであり，点線内が変復調盤内に収容される。

ひずみや雑音を含む入力ミリ波信号は受信周波数変換器で中間周波信号となり，その後，検波器

七ベースバンドパルスに変換され・る。ベースバンドパルスに含まれるひずみや雑音は識別再生回

路で除去され，再生されたベースバンドパルスとなる。このペースバンドパルスは変調器によっ

て中間周波信号に変換され，～，つぎに送信周波数変換器によらてミリ波信号に変換，送信される。

１４－’
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図２．７搬送波ディジタル信号の再生中継原理
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２．３．２符号速度

ミリ波導波管伝送方式は円形導波管の低損失性，広帯域性を利用して大容量伝送を行なおうと

するものであり，１ミリ波チャンネル当りの伝送容量はできる限り大きいことが経済性の見地か

ら望ましい。例えば，４０ＧＨｚから８０ＧＨｚの間の約４０ＧＨｚの周波数帯域を用いて４相ＰＳＫ

により，総計３０万チャンネルの電話を双方向に伝送しようとすると１０ＭＢの変調速度で２，０００

台，１００ＭＢならば２００台の送受信装置を１中継局に設置することが要求される（１）。したがって，

これまで実用化されているディジタル伝送方式と同程度の変調速度では，中継装置の数が膨大な

ものとなり，システムの経済性，分波装置の損失，局舎床面積，電力，建設，保守などの点で不

利である。一方，変調速度を極端に上げた場合，システムの信頼性の確保や信号の分岐等が難か

しくなるほか，技術の実現性もきわめて困難となる。

このような観点からミリ波導波管伝送方式の変調速度としては数百ＭＢ程度が要求されること

がわかる。

２．３．３変復調形式

ディジタル変調方式には振幅変調（ＡｍｐｌｉｔｕｄｅＭｏｄｕｌａｔｉｏｎ－ＡＭ），位相変調（ＰｈａｓｅＳｈｉｆｔ

Ｋｅｙｉｎｇ－ＰＳＫ）および周波数変調（ＦｒｅｑｕｅｎｃｙＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ－ＦＳＫ）などが考えられ，かつその

変調レベルもそれぞれ２，４，８，１６等，一般に２”のレベルがある。また，その復調形式とし

ては，振幅変調の場合は包絡線検波と同期検波，位相変調の場合は遅延検波と同期検波，周波数

変調の場合は周波数弁別と同期検波がそれぞれある。

これらから望ましい変復調形式を選択する場合に主として考慮すべき事項はつぎのとおりであ

る。

（１）送信電力の有効利用

（２）周波数帯域の有効利用

（３）対ひずみ特性，安定性

（４）機器の実現性

そこでまず（１）について検討するため，理想状態におけるＣＩＮ（搬送波対雑音電力比）と符号誤り

率の関係を図２．８に示す（５）－（７）。

この特性からみる限り，２相および４相のＰＳＫが有利である。また，同じ情報伝送容量に対

して考えると，２相の場合には４相の場合に比して２倍の符号速度を要する関係上，理想に近い

波形伝送を前提とする限り，受信側の雑音帯域幅も２倍の広さを必要とするから，結局，送信電

力の有効利用だけを考えれば，２相と４相では大差がないと結論される。

－１６－
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図２．８各種変復調方式の誤り率特性

２０ ２２

しかし，実際の通信系では，できるだけ狭い周波数帯域幅で有効な通信を行なう必要があるか

ら，帯域制限との関係を無視して安易に結論を出すことはできない。

図２．９はこれらにつき総合的に検討するため，帯域制限のある場合の特性を簡単なモデルによ

り計算した結果を示す（１）。ただし，帯域制限特性はガウス形とし，理想的な変復調器を用いた場

合に，符号誤り率１０－９に対して必要とされる搬送波電力対雑音電力比（Ｃ／Ｎ）をいわゆるｗｏｒｓｔ

ｃａｓｅｅｙｅの立場から近似的に計算している。

また横軸には基準化伝送容量：

｀゛２Ｂｆ．Ｔ

ｙ：変調状態の数

召ｆ：ガウス形フィルタの３ｄＢ帯域幅

７｀：パルス周期

－１７－
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図２．９種々．の変復調方式の比較‘１）

３

を定義して用いた。これは単位周波数帯域当りの情報伝送量に比例する量とみなすことができる。

同図より，Ｑ≧０．６４では４相ＰＳＫ同期検波が有利であると言える。：

次に導波管の歪雑音と石関係につき述べる（１）ノ２．２で述べたように歪雑音は熱雑音と等価に考

えられるので，さきに示した図２．９において，縦軸のＣ／Ｎにおけるｙを全ランダム雑音電力

ｙ７と考え，これを熱雑音電力Ｎｔｈとひずみ雑音電力ｙ６の和とする。ダ

Ｃ／Ｎｔ＝｛｛Ｎｔｈ／Ｏ十（Ｎｗｇ／Ｃ）｝－１ （２．６）

いま，所要の符号誤り率に対してＣ！ＮＴが定まった場合に，もしＣ／ＮｗｃがＣＩＮｔより十

分大であれば，Ｃ｜ＮｔとＣ／Ｎｔｈはほぽ等しく√伝送路歪を無視した雑音配分ができる。しかし，

もしＣＩＮｗｃがＣＩＮｔに接近してくると急速にＣ／Ｎｔｈを増大させる必要が生じ，中継間隔の
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いちじるしい短縮をまねく。‘・

図２．１０は式（２．６）の関係を示したものである。一方，導波管線路のリップルに起因するひず

み雑音レベルは１中継区間当たり－２７ｄＢ（Ｃ／ＮｗＧ＝２７ｄＢ）ていどである。

図２．９において，４相ＰＳＫ同期検波はその適用範囲において，Ｃ／Ｎｔが１６～２２ｄＢである。

したがって，実際の回線における多数の劣化要因に対するひずみ配分を考慮しても，十分合理的

な回線設計が可能である。一方，８相ＰＳＫでは図２．９における適用範囲は，Ｃ／Ｎｔが２２ｄＢ

以上であり，実際の装置性能および劣化要因を考慮すれば適用には不安がある。・・・

以上のような理由から，ミリ波導波管伝送方式ではベースバンド再生による数百ＭＢ程度の４

相ＰＳＫ同期検波か有利であることが結論できる。
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２．４４相位相変調遅延検波方式による高速パルス伝送実験

２，３節までに述べたことから明らかなように，ミリ波導波管伝送方式では高速の４相ＰＳＫ同

期検波方式を採用することが望ましい。

以下では，これに到る一過程として８０６Ｍｂ／ｓ４相ＰＳＫ遅延検波方式による高速パルス伝

送実験について述べると共に，高速搬送波パルス伝送の有する技術的問題点を明らかにし，本論

への準備とする。

２．４．１実験系の構成と特性

実験に用いた変調回路・復調回路ならびに符号誤り率測定系の構成を図２．１１，図２．１２，図２．１３

に示す。またその主要諸元を表２．１に示す（８）。

図２．１１４相位相変調器ブロック図

検波・識別器

中間周波

増１器から

図２．１２４００ＭＢ４相位相復調部の構成
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図２．１３誤り率測定回路の構成

表２．１実験系の主要諸元

符号速度８０６Ｍｂ／ｓ

クロック周波数４０３ＭＨｚ

変調形式４相ＰＳＫ（：ｒ／２シフト）

復調形式遅延検波

搬送周波数１．７ＧＨｚ

変調器径路切換形

識別再生器トンネルダイオード山比較対

４相ＰＳＫの符号構成にはπ／２シフトと７ｒ／４シフトの２種類があるが，ここでは安定なタイミ

ング動作が比較的簡易な回路で実現できる後者を用いた（８）。また，変調器には図２．１４の構造を有

する径路差切換形のものを用いた。

経路１：λ

経路２：λ／２

出力端子

←１

ダイオード

コＣａｒｒ．入力端子

バイアス端子ＰＣＭ端子

図２．１４経路切換え形変調器のパターン

－２１－

５０ｎ

１ダ

；２Ｄ・‘゛

Ｄ２

ｆキ

論理回路
；マ；

方向性方向畦
結合器フィノレター結合器

変調部ｌＯｄＢ３ｄＢ復調部

；；

回路

雑音

発生器
㎜タイミング

抽出回路



復調方法としては同期検波の方がよい性能が得られるが，・この実験を行なった１９６８年当時では。

¶ふ。１ａＦ・φ●●Ｉ－１・ＩＩＩ●ｊｌ高速でかつ安定な搬送波同期回路実現の見通しが立たなかったので√より安定度め確保の容易な

遅延検波を採用している（８）。

さらに，高速パルスの識別を行な，うためにトンネルダイオードの山比較対動作を利用した高感

㎜■。仙・・度識別器を新たに考案し用いている（９ＫＩ０）。い。

図２．１３においてフィルタが伝送路の帯域制限特性を近似するものとして符号誤り率特性を測定

した。（１１）フィルタの帯域は実際の波形伝送系に近い±２５０ＭＨｚのものと，帯域制限のゆるやか

な±３００ＭＨｚの２種を選んだ。‥この場合のＢＴ積（召：パルス伝送系の３ｄＢ低下帯域幅，

７｀：パルス繰返し周期）は変調波の立上り時間０．７ｎｓを含めると±２５０ＭＨｚのとき１．０，±

３００ＭＨｚのとき１．３となる。得られた結果を図２．１５に示す。図からわかるように符号誤り率

１０－９における理論値からのＣＩＮ劣化は±２５０ＭＨｚのフィルタを用いた場合１．４ｄＢ，±３００

ＭＨｚの場合（このときを近似的にＢＴ＝ｃｘ：〉と考える）は１．５ｄＢとなった。この理論値から

の劣化は主として送信変調部の変調角度誤差，変調振幅偏差√変調出力パターンジッタおよびエ

コー，受信復調部の識別不確定幅の存在によ・るものと考えら・五る。これらの劣化要因によるＣＩＮ

劣化を理論的に分析した結果を表２．２に示す。これか，ら変復調回路におけるＣ／Ｎ劣化の主要部

分は変調波のジッタと識別不確定幅でありその他の要因によるものはきわめて小さいことがわか

った。¨‥ニ

１０‘４

叩｀
応１０－ｓ

Ｃ／Ｎ比（ｄＢ）

図２．１５変復調部の符号誤り率特性
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表２．２各劣化要因とそれによるＣ７Ｎ劣化量

劣化要因実現値Ｃ／ｙ劣化

変調波エコー＜２８ｄＢ

変調位相角度誤差±１°

１

０．２ｄＢ

変調振幅誤差±０．１４ｄＢ

変調波パターンジヅタ±１５０ｐｓ０．８ｄＢ

識別不確定幅±２．２°０．５ｄＢ

合計１．５ｄＢ

２．４．２考察

２．４．１で述べたように高速変復調回路におけるＣ／Ｎ劣化の主要な要因。は変調信号のパターン

ジッタと識別不確定幅であり，それらによる劣化量は１．３ｄＢとなる。したがって，これらを改

善することにより，さらに性能のよい変復調回路を実現できると考えられるが，遅延検波を同期

検波に変える効用はさらに大きく，歪に対して強い変復調回路が得られる。

この２つの復調方法を比較した結果を表２．３に示す。

表２．３同期検波方式と遅延検波方式の比較

～へ同期検波方式｜遅Ｉ延検波方式

‾・へ

］

（ＣｏｈｅｒｅｎｔＤｅｔｅｃｔｉｏｎ）（ＤｉｆｆｅｒｅｎｔｉａｌｌｙＣｏｈｅｒｅｎｔＤｅｔｅｃｔｉｏｎ

（イ）誤り率１０－９を得るための所要１５．６ｄＢ１７．９ｄＢ

Ｃ／Ｎ

ＩＩ

→－４－－皿－●●●●四
（口）差動論理回路の必要性１１切替区間の両端局のみ必要である．｜各送受信装置に設ける必要があるし＿＿＿

（ハ）回路構成ト複雑｜簡単
＿＿

（ニ）伝送ひずみ，劣化要因に対する｜強い｜弱い

余裕

（ホ）周波数変動による影響ミリ波導波管伝送方式（例えばＷ－４０Ｇ方式）では使用する周波数が４３～８７

ＧＨｚと従来のマイクロ波方式にくらべて高くなるため，周波数変動幅が大

きくなる．したがって，いずれの方式をとっても，周波数変動によって受

二

ける影響は大きい．
－

（イ）項に示すように同一の符号誤りｌ率を得るために必要な搬送波電力対雑音電力比（Ｃ／Ｎ）は，

伝送路に劣化要因が存在しないという条件のもとでは同期検波方式の方が２．３ｄＢ程度有利であ

る。しかしながら，実際の伝送路では振幅ひずみや遅延ひずみのような伝送特性上のひずみが存

在するうえ，送受信装置内においても搬送波パルスのパルス幅変動や識別時点のタイミング位相

ずれなどの幾つもの劣化要因がある。このようなひずみや劣化要因に対する余裕度という点では

－２３－



（ニ）項に示すように同期検波方式のほうがその影響を受けにくいので，実際の系では同期検波方式

のほうがいっそう有利になる。とくに，先に述べたようにｊ耐ひずみ特性の良好な変復調回路を得

ようとする場合にはなおさらである。才六

また，遅延検波方式では各送受信装置に４００ＭＢ４相用の論理回路が必要になり方式の経済性

●信頼性の面から難点がある。ｒ．Ｉ・■７

つぎに周波数変動による影響を考えてみる。遅延検波方式を用いた場合，周波数変動および遅

延線路の遅延時間変動によって生ずる復調位相誤差，∠１θは次式によって与えられる。

∠１０Ξ３６０×（２ｆＫＦＴｇ，ｒ十／ｉＦＴｇ，ｉ十ｆｉＦＴｇ，ｄ） （２．７）

ここで

刄。：ミリ波周波数＼＝，犬／Ｉ●

力ｒ：ＩＦ周波数●●●●●●●・●●●

７’：パルス繰返し周期ダ犬ダ

ｆｌｓｒ：ミリ波局発源の周波数安定度ニ

ぬパＩＦ局発源の周波数安定度ト

Ｓｓｄ：遅延線路の安定度

いま，Ｗ－４０Ｇ方式の方式諸元に準じ／／Ｆ＝１．７ＧＨｚ，Ｔ＝２．５ｎｓとし（１），ル。は使用最高周波

の８７ＧＨｚを考える。また，ＩＦ局発源の周波数安定度（Ｓｓｔ）としては小形の発振器で実現可能

｀，●・●●，；ｌ゛；●■．Ｉ

な値であるｇｓｔ＝±１×１０－４（Ｏ°Ｃ～４０°Ｃ）を，遅延線路の安定度（Ｓｓｄ）としてはすでに±５．５×

１０－５程度のものが実現されているが（８），安全をみてＳｓｄ＝±１×１０－４を考えるものとする。この

ような条件のもとでミリ波局発源の周波数安定度（恥。）と復調位相誤差（∠１θ）の関係を求めると

図２ｊ６の実線が得られる。

また同期検波方式を用いた場合，周波数変動によって生ずる復調位相誤差は次式で与られる。

ヽ－・・

ヽ一に で

∠１０＝３６０°×
が

・〃尺
（２．８）

∠ｌｆ：基準搬送波抽出回路入力端における周波数変動

瓦：基準搬送波抽出回路のループゲイン

ところで，∠ぴはミリ波局発源とＩＦ局発源の周波数変動ならびに搬送波抽出回路に用いる電圧

制御発振器（ＶＣＯ）の周波数変動の和として表わされる。したがって９ｓｖをＶＣＯの安定度（０

°Ｃ～４０°Ｃ）と考えると，

２４－
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周波数安定度（ｇ，ｒ）

図２．１６復調位相誤差とミリ波局発周波数安定度の関係

町＝２ｆＲＦｇ，ｒ十ｆｌＦＱｉｉ十ｆｉＦｇ，。

となり，式（２．８）と式（２．９）より次式が導かれる。

ｊθ＝亨×（２ｆＲＦｇ，。十ｆｌＦ９，ｌ十／ｉｐｇ．。）

（２．９）

（２．１０）

いまＶＣＯの周波数安定度（ｆｌｓｏ）として，９ｓひ＝±１×１０－３を考え，実現可能なループゲイン

（尺）のいくつかの値に対し復調位相誤差りθ）とミリ波局発源の周波数安定度の関係を求めたも

りを図２．１６に点線で示す。

ところで，方式から要求される復調位相誤差の設計目標をｌｊθ卜４°とすると，図２．１６より

遅延検波方式では２．３６×１０－５以下のミリ波局発周波数安定度が要求される。また同期検波方式

では搬送波抽出回路の実現可能なループゲイン（尺）として尺＝５×１０８を仮定した場合には，

２．１２×１０－５以下の安定度が必要となる。したがっていずれの場合も，上記の周波数安定度を満足

させるにはミリ波局発源の構成が複雑になるおそれがあり，方式の信頼性の点で望ましくない。

以上のことから明らかなように，種々の劣化要因に対し安定で性能のよい変復調回路を実現す

るには，復調方法とし七同期検波を用いるのがよく，これを可能とするには広い周波数変動に対

して安定な動作を行なう搬送波同期回路の開発が必須となる。

－２５－
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２．５まとめ。

ミリ波導波管伝送方式の基本構成とその原理を示した。また，本方式の特徴的な伝送媒体であ

る導波管伝送路の特性とその方式設計に及ぼす影響を述べ，ミリ波導波管伝送方式の実現のため

には，導波管線路の歪雑音の影響を受けない超高速パルス変復調技術の確立が必須であることを

明らかにした。丿

各種の変復調方式を比較検討し，周波数の有効利用，耐ひずみ特性などの観点から，４相位相

変調同期検波方式が有利であることを述べた。また，８０６Ｍｂ／ｓ４相ＰＳＫ信号の伝送実験を行

ない，その劣化要因を分析し，上記の検討が妥当であることを確認した。
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第３章高速４相ＰＳＫ信号伝送用搬送波同期回路

３．１まえがき

第２章で４相ＰＳＫ同期検波が周波数帯域の利用効率のよい優れた変復調方式であることを述

べた。

同期検波では，受信側において安定な輝線スペクトルをもつ復調用基準搬送波を得る必要があ

り，これをいかに安定して得るかが同期復調方式実現の成否を握っているといっても過言ではな

し４．

一般的に言って同期の方法には送信側で同期用パイロット信号を周波数多重または時分割多重

して伝送する外部同期と，受信側で受信信号に何らかの非線形操作を加えて同期信号を抽出する

自己同期の２つがある。

外部同期の基本的な考え方は，伝送された輝線スペクトルの持つ位相情報をそのまま利用する

ため，高い同期精度が期待できる点にあるが，導波管伝送方式では導波管線路の位相リップル特

性により，外部同期を用いた場合，同期精度に限界が生ずるおそれがある。

一方，自己同期の場合には，非線形操作の過程において各スペクトル成分の持つ位相情報の平

均化がなされると考えられる。このような理由ならびに回路規模等を考慮するとミリ波導波管伝

送では自己同期が有利となる（１）。∧

自己同期方式でμ，通常，復調用基準搬送波を再生するため搬送波同期回路を用いる。

しかし，４相ＰＳＫ信号は搬送波の輝線スペクトルを持たないので，搬送波同期回路には受信

信号に何らかの非線形操作を行なって輝線スペクトルを抽出する機能と抽出された輝線スペクト

ルを「ゆらぎ」が少なく同期精度の良い基準搬送波とする位相同期機能が必要となる。一般的に

搬送波同期回路に要求される条件としては，（ｉ）同期引込み範囲が広いこと。（ｉｉ）同期状態

において，周波数変動によって生ずる定常位相誤差が小さいこと。（ｉｉｉ）抽出した搬送波の雑音

が少ないこと。（ｉｖ）安定であることの４つが挙げられる。

しかし，これらの条件は互いに矛盾するものを含んでおり。これらを同時に満足させることは

難しい。たとえば，再生搬送波の雑音は同期回路の雑音帯域幅に逆比例するが，一方，通常の同

期回路ではこの雑音帯域幅と同期引込み範囲は比例するので．（ｉ）と（ｉｉｉ）は相矛盾する条件

を与えることになる。加うるに，ミリ波導波管伝送方式では，従来の無線伝送方式にくらべて搬

送周波数が約１桁高くなるため，これにより搬送波同期回路の設計は一層難しいものとなる。す

なわち

１．搬送波周波数が高いため周波数変動幅が大きくなり，広い周波数変動に対し安定に動作す

－２７－
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る回路が要求される。

２．同期ループの一巡遅延時間の影響が無視できなくなる。即ち，遅延時間の影響により同期

引込み範囲が狭められる（２）－（５）。

３．数百ＭＢの高速パルス伝送では，スイッチングの際に生ずるパルスジッタ，高調波歪の発

生などが無視できなくなり，より歪発生の少ない回路設計が必要となる。

従って，高速多相ＰＳＫ信号用の搬送波同期回路を設計するためには，遅延時間を有する位相

同期系において，広い同期引込み範囲と雑音の少ない抽出搬送波という相反する条件を同時に満

足させ，かつ小さな定常位相誤差と良好な安定性をいかにして実現するかが重要となる。

従来，このような問題を解決するため，ＣＲ発振器を用いた掃引回路によって引込周波数範囲

を拡大したり＜６）サーボモータを用いて定常位相誤差を抑圧する（７）などの方法が提案されてき

たが，擬似引込み現象（８）が避けられないとか回路が複雑化するとかの難点があった。本章はＰＳＫ

信号用の搬送波同期回路として，古くから提案されている回路を再検討し，高速化に適した回路

を選択するとともに，広い周波数変動に対して安定な動作を確保するための回路構成法を述べ，あ

わせて実現された特性を示したものである。

すなわち，高速多相ＰＳＫ信号から復調用の基準搬送波を抽出する際に生ずる上記のような問

題を解決する方法として，再変調比較形搬送波同期回路にディジタル可逆計数回路を付加し，こ

れに積分と周波数掃引の両機能を兼用させる回路形式を提案するとともに，これを４０３ＭＢ

（ＭｅｇａＢａｕｄ）４相ＰＳＫ同期検波方式を用いるミリ波導波管伝送方式の搬送波同期回路に適用し，

その設計法と実現された特性について述べている（９）（１０）。

その結果，同期引込み範囲１，７００±２０ＭＨｚ，上記周波数範囲内での定常位相誤差±２°以下，

抽出搬送波雑音０．６°ｒｍＳ以下という特性を得た（９）。これらの検討は主としてミリ波導波管伝送方

式用の４相ＰＳＫ搬送波同期回路への適用を目的としているが，ここで用いた手法・結果は広く

他の場合に適用できるものである。

３．２搬送波同期回路に要求される特性と設計上の問題点

搬送波同期回路の設計にあたっては，その用途に応じて種々の特性が要求されるが，多相ＰＳＫ

信号から復調用基準搬送波を抽出する場合には，以下の゛３つの項目が基本的に重要であると考え

られる。

（Ｏ同期引込み範囲が充分広いこと。づ

（ｉｉ）同期状態において，周波数変動によって生ずる定常位相誤差が充分小さいこと。

（ｉｉｉ）抽出搬送波のｓ／刄が充分高いこと。

２８



さらに，一般的には，（ｉｖ）制御系として安定であること，（ｖ）過渡応答特性のよいこと，

などが挙げられる。

ミリ波導波管伝送方式（Ｗ－４０Ｇ方式）用の搬送波同期回路では１．７ＧＨｚ帯において４０３ＭＢ

４相ＰＳＫ信号から復調用の基準搬送波を抽出するが，このとき同期回路に要求される特性を項目

ごとに表３．１に示す。また，主な３つの特性について以下に回路設計上の問題点を述べる。

表３．１搬送波同期回路に要求される特性

搬送波周波数１．７ＧＨｚ

変調方式４相ＰＳＫ

変調速度４０３ＭＢ

周囲温度Ｏ℃～４０°Ｃ

引込周波数範囲±１４ＭＨｚ以上

定常位相誤差（゛）±４°以下

抽出搬送波雑音２°ｒ．ｔｎ．ｓ．以下

（・）入力周波数変動±１４ＭＨｚ以内

３．２．１同期引込み範囲

第２章で述べたように，Ｗ－４０Ｇ方式ではミリ波帯の信号をダウンコンバータで１．７ＧＨｚの

中間周波帯信号に変換し，これを増幅ならびに遅延等化した後，復調している。また送信の場合

も中間周波数帯で４０３ＭＢ４相ＰＳＫ変調を行なった後，アップコンバータによりミリ波帯の

信号に変換する方法を用いている（１）。このようなヘテロダイン形式とよばれる送受信形式では復

調器入力端における中間周波数の最大周波数変動∠ぴは次式で与えられる。

＾ｆ＝ｆＬ×｛２ん。十音（島ｆ十ｆｅｖｃｏ）｝

ただし，

几：ミリ波局部発振器の周波数

几：中間周波数

ぬ。：ミリ波局部発振器の周波数安定度

恥。：送信中間周波数の安定度

―２９―

（３．１）



Ｋｖｃｏ：同期回路に用いる電圧制御発振器（ＶＣＯ）の周波数安定度＼

通常，ｋｌＦ，ゐＶＣＯｔｆ＾ｍｍの値として１×ｌｏ－＾１×ｌｏ－＾１．４×１０－４がそれぞれ妥当と考えられる（１）。

そこで，Ｗ－４０Ｇ方式の最高周波数チャンネルを考えると，几＝８４．６５ＧＨｚ，／ｏ＝１．７ＧＨｚとし

てｚＪ／＝１２．７８ＭＨｚとなる。従って，搬送波同期回路に用いるＶＣＯの周波数変動幅１．７・ＭＨｚ

を考えると同期引込み範囲として±１５ＭＨｚが必要となる。

■■・■ｗ■・●ｌｆ・■・●－■Ｉ・
一方，位相同期回路の帰還ループの一巡遅延時間がループの取扱う周波数の周期にくらべて無

視できない場合には遅延時間の影響により同期引込み範囲（Ｐｕｌｌ－ｉｎｒａｎｇｅ）が狭められることが

知られている＜２）－（５）。大黒は摂動法により、種々の位相比較特性をもつ同期回路について遅延時間

が同期引込み特性に及ぼす影響を詳細に検討しており（４）、通常用いられる鋸歯状位相比較特性の

同期回路における最大引込周波数範囲∠ｊｊＰｍａχとループ遅延時間ｒとの関係を次式で与えてい

る。

４／』。・ｒ＝
＿１＿

４（３十√３‾）

（３．２）

一方，後に述べるように，４００ＭＢ４相ＰＳＫ信号から輝線スペクトラムを抽出するための位

｜●Ｉ・相同期回路のループ一巡遅延時間は１０ｎＳ～２０ｎｓとなり，この時の／Ｉｆｐｍａｘは（３．２）より２．７

ＭＨＺ～５．３ＭＨｚと求められる。従って，通常の回路構成法では∠ぴ＞∠ｊ万一，となり。，周波数変

動に対し安定な系を構成することが不可能となるので，何らかの工夫が必要となる。

３．２．２定常位相誤差

ミリ波導波管伝送方式は大容量の長距離基幹回線への適用を前提として検討が行なわれており，

その回線特性は安定かつ良好であ乙ことが望まれる。このような観点から，Ｗ－４０Ｇ方式では周

波数変動によって生ずる搬送波同期回路の定常位相誤差は１７００±１４ＭＨｚの変動範囲内で±４°

以内（Ｏ°Ｃ⌒ｊ４０°Ｃの環境温度範囲）であることが要求されている（１）。

さて，このような定常位相誤差特性を位相同期系で満足するためにはループゲイン尺として約

１．３×１０９程度のものが必要となる，ただし上記の値は環境温度変動等の全ての条件を含めたもの

であるので周波数変動のみによる劣化はさらに小さく見積っておく必要がある。ここでは一応の

目安としてループゲインを必要値の１．５倍～２倍程度にとるものとする。ループゲイン尺は，

ＶＣＯの制御感度Ｋ。と位相比較器の検出感度尺，の積で表わされるが，ＶＣＯの制御感度の実

現可能な値としては５０ＭＨｚ／Ｖ程度が妥当と考えられるので，これから必要なループゲインを

得るための位相比較器の検出感度は６Ｖ／ｒａｄ～８Ｖ／ｒａｄとなり，かなり高感度のものが要求され

実現にあたって困難が予想される。

－３０－

－



さらに，遅延時間ｒがある場合にループゲイン尺を過渡に大きくとることは，同期系の安定性

か損われ，望ましくない（７）。したがってループゲインが小さく，かつ位相誤差か広い周波数範囲

にわたって小さくなるような系の構成を考える必要がある。

３．２．３抽出搬送波雑音

抽出された基準搬送波に含まれる雑音成分は位相ジッタとなり，符号誤り率特性劣化の要因と

なるためこれを小さくする必要がある。Ｗ－４０Ｇ方式ではこの位相シックの仕様規格を方式全体

の劣化配分から２°ｒ．ｍ．ｓ．とわりふっている（１）。

基準搬送波に含まれる雑音成分の発生原因としては種々のものが考えられるが，その主なもの

は以下の２つのものである。

（１）伝送路雑音

（２）同期回路が理想動作を行なわないことによって生ずる雑音

（１）の伝送路雑音は熱雑音を主体とするものであり，受信部入力端における搬送波対雑音電力比

に比例するものである。一方，（２）の回路不完全性にもとづく雑音は，高速パルス伝送の際に特に

顕著に表われるものであり，高速スイッチングの際に生ずるパルスジッ，タ，有限のパルス立上り

時間などに起因するものである。抽出搬送波雑音を小さくするためには伝送路雑音，回路不完全

性にもとづく雑音を極力減らすことは勿論であるが，位相同期回路のループ雑音帯域幅召１を小

さ＜設計することが肝要である。ループ雑音帯域幅召レと位相シックの平均値＜θ，２＞は通常

次式で関係づけられる（８）。

１

２（ＳＮＲＶ
（３．３）

上式において，Ｂｅはループ入力端における等価雑音帯域幅（両帯域幅）を，（ＳＮＲ），はルーブ

入力端における搬送波対雑音電力比を表わす。また，（ＳＮＲ）１はループの信号対雑音電力比を表

わす。瓦や（ＳＮＲ），－は位相同期系の設計条件よりむしろ方式全体の設計から決定されるもので

あり，抽出搬送波雑音特性の設計という観点からは召１の決定が重要である。系内に遅延時田ｒ

が含まれる場合の雑音帯域幅召Ｊま近似的に次式となる（１１）。

及＝
±

２が 君し（１脳辺万有７１）－レｓ
≒で四（１十ｍＫｒ）

ただし，尺；ループゲイン

（３．４）

－３１－

－



謂；
７１
－
７７１

Ｒｉ，Ｒ！２ループフィルタ定数

一方，遅延時間ｒを含む鋸歯状位相比較特性をもつ位相同期ループの引込周波数範囲∠１師は

次のように表わせる（４）。

ｊ叫
＝－

２ｍ＼？

－ ｒ＋ り （３．５）

いま．ｒ＝１０ｎｓ，１５ｎｓ，２０ｎｓの場合についてｗ＝０．１の時のＢし∠１ωｐを，尺に対して計算

したものを図３．１に示す。

引
込
周
波
数
範
囲

（ＭＨｚ）

１．０

２

０．５

１

ル

Ｉ
プ
雑
音
帯
域
幅

０

図３．１

２４、６●８

ループダイン瓦

ループダインとループ雑音帯域幅軸よび

引込周波数範囲の関係（ｍ＝０．１のとき）

－３２－

（ＭＨｚ）

１０（×１０８）

ｍ＝０．１

Ｔ＝ｌ５ｎｓ

て：＝１０ｎｓ

ｒ＝２０ｎｓ

卜瓦⇒

ヰ‰

………ノ

て＝１０ｎｓ

，
／

ｒ＝１５ｎｓ

て＝２０ｎＳ

－



以上述べてきたように，再生された搬送波のジッタは搬送波再生系の雑音帯域幅に比例するが，

引込周波数範囲は雑音帯域幅が狭くなるほど小さくなるため，シックに対する要求と引込周波数

範囲に対する要求は互いに相反するものとなる。また定常位相誤差を小さくするにはループゲイ

ン尺を大きくすることが望ましいが，過渡のループゲインの増大はループに不安定性をもたらす。

したがって，小さな定常位相誤差，広い引込周波数範囲，小さな抽出搬送波雑音，ループの安

定な動作という互いに矛盾する条件を共に満足させるような技術の開発が必要となる。以下の節

では，このような相矛盾する条件を如何に満足させて高速搬送波同期回路を設計するかに関し理

論的・実験的な検討結果を述べる。

３．３搬送波同期回路の構成法

３．３．１基本回路形式の比較と選定

位相同期回路は広い応用分野を有することから，これまで多くの回路形式が提案されてきた。

特に，位相変調信号用の搬送波同期回路には搬送電信の研究過程において考案されたものが多い。

そのいずれの方法も受信信号に対してベースバンド帯あるいは搬送波帯で何らかの非線形操作を

行ない，搬送波の輝線スペクトラムを得るものである。（１２）。これらの回路形式のうちコスタス（１３）

逓倍（１４）逆変調（１５）などが高速パルス信号用の搬送波同期回路として検討された代表的なものと考

えられる。これを図３．２に示す。

上記の回路をミリ波や準ミリ波のような高速のディジタル伝送方式に適用する場合には，特性

面，量産面，経済性などを考慮して，逆変調形式のものが最も実現性が高いと考えられるが，一

方この回路を歪発生量をできる限り小さくするという観点からみると以下のような問題点がある

ことも明らかとなった（９）。すなわち，

（ｉ）逆変調形式では，受信した位相変調信号をもう一度スイッチング変調して輝線スペクトラ

ムを得，これと電圧制御発振器（ＶｏｌｔａｇｅＣｏｎｔｒｏｌｌｅｄＯｓｃｉｌｌａｔｏｒ）の出力を比較して制御電圧

を得るため高速ではスイッチングの際，ひずみが増加し，これが抽出搬送波のシック増加に

つながる可能性がある。更にひずみの増加を防ぐため逆変調器入力側の周波数特性を十分広

くとっておく必要があり，ハードウェア実現上の制約条件となる。

（ｉｉ）受信信号は帯域制限によってある程度の角度誤差を受けているので，逆変調器のスイッチ

ング動作によってこれを元の位相にもどそうとしても，この角度誤差が残留し，ある入力パ

ターンに対しては，この角度誤差の残留分による位相比較器出力電圧が同一の極性で生ずる

ため，抽出搬送波の定常位相誤差がパターンの影響を受ける可能性がある。

そこで，この二つの問題点を除くことができ，かつ逆変調形式の有利性を失わない回路形式と

－３３－
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（ａ）逆変調形式闘
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（ｃ）逓倍形式回

図３．２各種同期回路の構成概略
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して再変調比較形回路（１２）にフィルタを付加する構成がよいごとを見い出した。この回路では，

ＶＣＯ（ｖｏｌｔａｇｅＣｏｎｔｒｏｌｌｅｄＯｓｃｉｌｌａｔｏｒ電圧制御発振器）の’出力の一方を復調したベースバンドパ

ルスで再び変調し，あらかじめ分岐しておいた受信信号と位相比較を行なって制御電圧を得る方

式をとっている。従って再変調器の搬送波入力側の周波数特性を特に広くとる必要がなくなり，

（ｉ）の欠点を除去することができる。また，後に述べるように再変調器出力側に伝送路と等価な帯

域制限特性を有するフィルタを設けることにより，（ｉｉ）の問題点も解決することが可能である（９）。

図３．３に再変調比較形搬送波同期回路の詳細な構成を示す。

タイミング入力

図３．３再変調比較形基準位相搬送波抽出回路

識別出力

図３．３からわかるように再変調比較形式の動作原理は，まず４相ＰＳＫ信号を復調（検波）し

て２系列のベースバンドパルス列を得たあと，これを識別整形回路を用いて振幅弁別を行なうと

共に時間位置を揃え，立上り・立下りの速いパルス出力を得る。このパルス列を用いて再変調器

を駆動しＶＣＯ出力を変調した後，後述するように伝送路の帯域制限にほぽ等しい特性を有する

フィルタを用いて帯域制限を行なう。復調・識別の動作が正しく行なわれていれば，フィルタ出

力は搬送波同期回路の受信信号と同じものであるから，あらかじめ受信信号の一部を分岐し，位

相比較器の入力端でフィルタ出力の対応するタイムスロットと時間が一致するように適当な遅延・

時間を与えて位相比較すれば，比較器出力電圧が所望のＶＣＯ制御電圧を与える。

なお図３．３に示した構成では復調出力を一旦識別してから再変調する方法を用いているが，こ

れは必ずしも識別回路を用いる必要はなく，逆変調形式で用いているような，リミッタ動作を有

する直流増幅器を用いてもよい（１５）。識別器を用いる方法は後述するようにループの一巡遅延時間

が増加するので望ましい方向ではないが，波形歪の影響をうけにくくし，パターン効果をへらし

―３５―
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直流増幅器

遅延線位相比較器



て４０３ＭＢという高速での動作を確実に行なわせるために挿入することとした。

また，本方式では採用しなかったが，再変調比較形の同期回路を用いた場合，中継装置では変

調器を別個に設ける必要がなく，再変調器で代用できるので，部品点数がかなり少なくなるとい

う特長をもっている。しかしながら，この場合には搬送波シックの累積や同期はずれの伝播等の

問題について検討を行なっておく必要がある。

３．３．２引込み周波数範囲の拡大方法

これまで述べたように，再変調比較形同期検波回路は高速ＰＳＫ信号から復調用基準搬送波を

抽出する回路として抽出搬送波ジッタ等の点で他の形式のものより秀れているが，Ｗ－４０Ｇ方式

にそのままの形で適用する場合は幾つかの点で問題点がある。すなわちＷ－４０Ｇ方式では使用す

る周波数が高いため，周波数変動が大きくなり，その結果，引込周波数範囲や定常位相誤差の点

で実現困難のものや実現不可能なものが存在するからである。この事情は他の回路形式でも全く

同様である。‥

以下ではこのような周波数変動に起因する問題をどのような手段で解決するかを，述べる。

このような問題を解決するには，

（ｉ）通常の位相同期回路で追随できる範囲内にまで入力周波数変動を抑える。

（ｉｉ）位相同期回路に何らかの付加回路を設け，大きな入力周波数変動に追随できるようにする。

の２つの方法が考えられる。

以下に上記の２つの方法について検討する。

〔Ｉ〕入力周波数変動の抑圧方法

まず第１に考えられる方法はミリ波局部発振器そのものの周波数安定度を一桁程度改善するこ

とである。このためには水晶を源信とした逓倍チェーンの構成が必要となるが，通常は逓倍次数

が増加するため方式の信頼性確保の上から望ましくない。ハづ

次に考えられるのはミリ波局部発振器にＡＦＣ機能を付加することであろう。このための最も

簡易な方法として

（ｉ）局部発振器自体にＡＦＣをかける方法があるが，この方法ではミリ波帯での周波数弁別器

の性能が支配的となり，ＡＦＣによって周波数安定度が改善されるか否かは明らかでない。そこ

で，次善の案として

（ｉｉ）図３．４に示すように受信した位相変調信号に何らかの操作を加えてＡＦＣ信号を抽出する

ニ方法が考えられる（１６）。このうちＴｙｐｅＡの動作原理を図３．５に従って説明する。

まずミリ波帯の搬送波肌）をミリ波Ｔ局発（ｆｏ）とＭｉｘｉｎｇしてＩＦ帯の信号びｉ）を得る。こ

－３６



／ｉ＝／ｃ一心

（Ａ）ＴｙｐｅＡ
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（ａ）

（ｂ）

時間

（ｃ）
０１２３４５６

（ｄ）

４が

図３．５ＡＦＣ，ＡＰＣ回路の動作説明図

れを石土∠びの周波数をもつ発振源でヘテロダイン検波すると図３．５－ａのような∠び成分を含む

ビート信号を得る。次に差動増幅器によって互いに逆相の出力を２組とり出し（図３．５－ｂ），こ

れをピーク検波して振幅の大きい方のみ抽出した後（図３．５－ｃ），積分すれば４∠びの信号成分が

得られる。従ってこれを周波数弁別器を通した後，ミリ波の局部発振源またはＩＦ帯の局部発振

源に帰還すれば，ＡＦＣ系を実現することができる。この時，ＶＣＯ出力端子には復調用の基準

搬送波が同時に得られるので，ＡＰＣ回路（ＡｕｔｏｍａｔｉｃＰｈａｓｅＣｏｎｔｒｏｌ）としても使用することが

可能である。

またＴｙｐｅＢはＴｙｐｅＡのＭＩＸ，差動増幅器を３乗検波器，２逓倍器等で置換し，回路構

成を簡易化するとともに，波形歪や雑音の影響をより少なくし安定な制御動作を得るためサンプ

リング動作を付加したものである。

筆者らが行なった理論的・実験的検討によれば，本回路構成では歪の少ない３乗検波器の実現

等，検討を要する点もあるが，ほとんどが低い周波数の回路で構成できるが，部品点数が多くな

る等の欠点がある。図３．６と図３．７に実験結果の一例を示す。
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図３．６ＴｙｐｅＡのＡＦＣ・ＡＰＣ回路の波形

図３．７ＴｙｐｅＢのＡＦＣ・ＡＰＣ回路の各波形
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〔ｎ〕付加回路を用いる方法

これまで述べた２～３の方法は主として搬送波同期回路の構成は従来のままとし，同期回路の

受信入力の周波数変動をＡＦＣ等の手段によって狭めることにより問題を解決しようという観点

に立っていた。しかしながら，これらの手段の実現性については困難な面があることが判ったの

で，次に搬送波同期回路に付加回路をつけて周波数変動に対処する方法について述べる。

広い引込み周波数範囲を得るため付加回路を用いる方法は，アクイジション技術の重要な項目

の１つとしてこれまでにいろいろな手段が提案されている。その１つに，図３．８に示すように掃

引回路を付加し同期外れが発生したとき，これを何らかの手段で検知し，この検知信号を用いて

ＶＣＯを掃引し，人力周波数を探索し自動的に同期回復をはかる，いわゆる周波数掃引法がある（８）。

この方法は動作原理がきわめて明解なうえ，設計原理も比較的簡単であり，かつ回路の構成も簡

易化できる可能性があるので，周波数変動に対する対策としては有力な手段と考えてよい。

ｖｃｏ

図３．８周波数掃引回路を有する位相同期回路

周波数掃引法の具体的な実現方法として，新たに考案したものを含めて以下に示す。

（１）同期回路のループを見込んだインピーダンス（乙）が同期時にはＺｌ＝Ｏ，非同期時には

Ｚｌ＝Ｒ｛尺＞Ｏ）となることを利用し，掃引回路として用いるＣＲ発振器を乙の変化によ

ってＯＮ－ＯＦＦする。つまり同期状態ではＣＲ発振器は発振せず，同期外れが起ると発振

してＶＣＯの周波数を掃引する方法（１７）。

（２）非同期時に比較器出力から発生するビート波形に気分・スライス・積分等の操作を行なっ

て得られる直流電圧の極性が入力周波数り‰）とＶＣＯの白走周波数（ルｃ。）が／。，＞Ｊｖｃｏ

か八ｃ。＞石，丿こよって異なることを利用し，掃引を行なう方法（１８）。（差周波数検出形強制掃

引回路）

（３）非同期時に比較器出力に生ずるビートから直流分を抽出し，これをパルス化して可逆計数

－４０－

ｔ人力位相

比較器

掃引回路

ループ
’’＼Ｊフィルター



回路に加えることにより掃引動作を行なう方法‘１９）。

等がある。このうち，（１）の方法については，

（ｉ）擬似引込み状態のときには掃引しない。

（ｉｉ）ＶＣＯの発振周波数制御電圧端子が後述するような定常位相誤差抑圧のための積分器出力

端子と結ばれている時には，積分量により引込み周波数範囲が変化する。

等り問題点がある。一方，（２）（３）の方法は，

（ｊ）擬似引込み状態のときにも掃引電圧を発生する。

（ｉｉ）積分器として可逆計数器を使用した場合には，ビート検出器として可逆計数回路に付加す

ることができる。このため，引込み周波数範囲が一定している。

（ｉｉｉ）回路構成が容易である。

という特長がある。

例えば（２）の差周波数検出形搬送波同期回路の原理ならびに回路構成法について以下に少しく詳

細に述べる。

位相比較器の比較特性が鋸歯状であるＰＬＬが同期はずれ状態にあるとき，位相比較器出力の

ビート波形は入力信号周波数／とＶＣＯの自由発振周波数几との大小関係により，図３．９（ａ）の

゛ように急峻な立上り，または立下りを有する波形になる。Ｊヽま，このピート波形を微分すると図３．９

（ｂ）のようになるが，さらにこの数分波形をスライスした後で積分すれば入力信号周波数ｙとｖｃｏ

の自由発振周波数ｙｏとの大小関係により，／＞／ｏの場合には正の極性の直流電圧が，／＜／ｏの場

合には負の極性の直流電圧が得られる。従って，この直流電圧をＶＣＯの周波数制御電圧端子に

加えることにより，ＶＣＯの発振周波数を入力信号周波数／に近づけることができる。このよう

にして，ＰＬＬが同期はずれの状態のときにはＶＣＯの発振周波数が強制的に入力信号周波数／

に近づけられ，引込み周波数範囲は拡大される。

図３．１０（ａ）に強制掃引回路のブロック図を，図３．１０（ｂ）にその具体的回路を示す。これからわか

るように本回路はＩＣが１個とダイオード２本という非常に簡単な構成で実現できる。

＼この回路を鋸歯状位相比較特性の位相比較器を含むＰＬＬの外部制御回路として動作させた結

果を図３．１１（ｂ）に示す。これより，引き込み周波数範囲は約±２３ＭＨｚであることがわかる。

一方，本回路を使用しない場合は図３．１１（ａ）に示される様に引き込み周波数範囲は約±４ＭＨｚ

である。この結果，差周波数検出形強制掃引回路を外部制御回路として使用することにより引き

込み周波数範囲を約６倍にすることができた。

しかしながら，後に詳しく述べるように（３）の方法は単なる掃引操作のみならず，同時に積分操

作をも行なって定常位相誤差が減少でぎることから，（３）の方法が優れていると判断した。

―４１―
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図３．９ 差周波検出形掃引回路の動作
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（ｂ）回路構成

図３．１０差周波検出形強制掃引回路の構成
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うト１０ＭＨｚ

図３．１１差周波数検出形掃引回路による

引込み周波数範囲の拡大

次に定常位相誤差の減少方法について述べる。

（ａ）差周波数検出形

強制掃引回路を付加

しない場合

（横軸：周波数）

（ｂ）差周波数検出形

強制掃引回路を付加

した場合

（横軸：周波数）

周波数マーカ

３．３．３定常位相誤差の抑圧方法

周波数変動によって生ずる定常位相誤差を減少する方法としては図３．１２に示すように同期ルー

プに積分器を１つ付加し，自動制御の分野で無定位制御と呼んでいる形式をとることが望まし

しゝ（２０）ｏ

今，図３．１２のループフィルターの伝達関数を（３．６）で表わし
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Ｆ，（ｓ）－÷モ≒に

図３．１２無定位形制御回路の構成－１

とし，ＶＣＯの感度をＫｖ，比較器の感度を尺。とする。積分器がない場合にはループ入力端で

の周波数変動ｊωによって生ずる定常位相誤差θ。ｏは（３．７）となるが（８）

Ｏｅｏ―

ん

ＫｐＫｖＦｉ（Ｏ）

積分器が入った系では位相誤差θ。（ｓ）は（３．８）で表わされるので，

Ｓｅｉｓ）＝

ｓ’０Ａｓ）

ｓ２十ＪＫｐＫｖＦ＼（ｓ）

（３．７）

（３．８）

ｊωの周波数変動に対する定常位相誤差弘はｅｉ（ｓ）＝∠１ω／ｓ２として（３．９）と表わされる。

ｄｅｌ＝ｌｉｍＳ０ｅ｛ｓ）

Ｓ－０

＝０
（３．９）

従ってこれから入力周波数変動があっても定常位相誤差は発生せず，単に積分器を１つ付加す

るのみで要求条件が満されることが分った。しかし，このように積分器をメインループの中へ組

み込んだ場合には積分器の動作速度がループ全体の動作を制約してしまう危険性が考えられる。

すなわち現在使用できる積分器の速度はループのそれにくらべてかなり低いので（例えばループ

内では非同期時に１４ＭＨｚｘ４＝５６ＭＨｚの基本周波数をもった鋸歯状のビートが生ずる可能性

がある）引込み過程のような速い現象に対して積分器が応答できず，かえってループ全体の特性

に悪い影響を与える可能性がある。そこでこれを避けるため図３．１３に示すように積分器と副ルー

プフィルタをメインループに対して並列に挿入し，引込み過程のような速い現象に対しては主ル

―４５―

端子位相

丿七ｅ５１人片乙－

Ｕｐ）

（瓦ｖ）



図３．１３無定位形制御回路の構成－Ｈ

ＦＩ（Ｓ）－
Ｓ十ｑｉ
－
Ｓ十Ｐｉ

－プが動作し，周波数変動のようなゆっくりした現象に対しては主として副ループが動作するよ

うに回路を構成した。

いま副ループフィルタめ伝達関数を（３．１０）とし，

凡（ｓ）＝言ぱー

積分器の利得を尺ｓとすると，この系の位相誤差ｄｅ’｛Ｓ）（ｉ（３．１１）で表わせる。

，＿ｓ２θｉ（ｓ）＆（ｓ）‾ｓ２十ＫｐＫｖｓＦ＾（ｓ）十ＫｐＫｖＫｓＦｉ｛ｓ）Ｆ２｛ｓ）

（３．１０）

（３．１１）

これは（３．８）のθ。（ｓ）と分母・分子の次数が同じとなっており，これから主ループと並列に

積分要素を入れた場合でも無定位形の制御か実現できることがわかる。

すなわち，定常位相誤差を減少する為には，信号周波数の変化に応じてＶＣＯの自走周波数を

変化させ，（３．７）式の∠ｊωを零に保てばよいわけであるが，その具体的手段が積分器を更に付加

するということである。レ

次に無定位制御を実現するために用いる積分器として次の３つの回路について検討した。

（１）サーボモータを用いる方法（７）

（２）トランスフラクサを用いる方法（１８Ｘ２１）

（３）可逆計数回路を用いる方法（２０）

４６－

、力端子位相

Ｉノレープ比較器フィルター

（£ｐ）

昌＿１人

Ｆ２（ｓ）－÷キＲＴ

ｖｃｏ

（尺ｖ）

出力端子

－



このうち（１）については機械的駆動部分があり信頼性について疑問があるほか，大型になると思

われたので（２）（３）の電子回路により実現することを検討した。以下，これらの検討結果を述べる。

〔Ｉ〕積分器としてトランスフラクサを使用した場合

（ｉ）動作原理

トランスフラクサはＪ．Ａ．ＲａｊｃｈｍａｎとＡ．Ｗ．Ｌｏが１９５５年に発表した非破壊読み取りの

できる記憶素子である（２１）。その構造は図３．１４に示すように，角形ヒステリシス特性を有する多孔

フェライトコアと書き込み巻線，読み取り巻線から構成される。脚１の断面積ＳＩは脚２の断面

積Ｓ２と脚３の断面積Ｓ３との和よりも大きいので，脚１の飽和磁束φ１１－は脚２の飽和磁束

φ２ｍａと脚３の飽和磁束φ３ｍａｘの和よりも小さくはならない。また，一般にはｓ２≒ｓ３である

か，ここでは動作を説明するためｓ２＝ｓ２＝｛－ｓｌと仮定する。

読み取り巻線

図３．１４トランスフラタサ素子

書き込み巻線に負の極性のパルスを脚１の磁束がφ１＝－φ１，ａ。となるまで加えると脚２と脚

３の磁束はφ，＝φ３＝１／２φ１－。となる。次に書き込み巻線に適当な大きさの正の極性のパルス

を加え，φ１＝－φ１’とする。（但し，φ１－。－φｉ’＜ｌ／２φｌｍにの時，脚２の磁束はφ２＝φ．’－１／２

φ１．。と変化するが，脚３の磁束はφ３＝１／２φ１－。で変化しない。このようにセットされた状態

で読み取り巻線に電流を流しφ３＝φｉ’－ｌ／２φ１回，とすると脚２の磁束φ２はφ２＝１／２φ１－，に

変化し，これがＲ１を通して電圧の変化として取り出される。次に，読み取り巻線に逆方向の電

流を流し，φ２＝φｉ’－ｌ／２φ１，ｕとするとφ３＝１／２φｌｍａ。と再び元の状態になる。このように，

読み取り巻線に交流を印加しても磁束の交換が脚２と脚３の間のみで行なわれ脚１の磁束は変化

せず，書き込まれた情報が破壊されないということがトランスフラクサの特長であり，積分器と

’して動作することを示している。この読み取りの状態を示すのが図３．１５である。（ａ）は読み取り電

―４７－

書き込み巻線

ｎ

ＳＳ３八／四
尺



図３．１５トランスフラクサの読収り動作

（ａ）正弦波

０，３μｓ／ｄｉｖ

（ｂ）パルス

０．３μｓ／ｄｉｖ

流が正弦波で（ｂ）は方形波の場合である。これは読み収り巻線に印加された電流が書き込みレベル

に応じた逆起電力によって波形に歪みを生じたものであり、この歪み波形の直流分を取り出すこ

とで書き込みレベルと１対１に対応する出力仝得ることができる。また、トランスフラクサは磁

性素子であるので電源が切れても記憶を失うことはこい。

（ｉｉ）特性

トランスフラクサの入出力特性が充分な積分特性帽寺っているか否かを調べるため、書き込み

ｇルス数に対する出力の変化を調べた。トランスフラクサの書き込み巻線の巻数は１００ターン、

読み出し巻線の巻数は３０ターンであり、私。＝５０£？に生じた電１１とか整流して測定した。読み取り

電圧を３ｖｒｍｓ、８０ｋＨｚの正弦波としレ占き込ふパルス、は八ルア、幅２．３μｓｅｃ、１．８Ｖｏ－Ｐとした

場合の一例を図３．１６に示す。
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１５０

１４０

１３０

０ ５ １０

図３．１６トランスフラタサの入出力特性

１５

入力パルス数
（個）

このようなトランスフラクサを使用した積分回路を図３．１７に示す。低域ろ波された誤差電圧が

入力端子に加えられ，μＰＣ７Ａにより増幅される。μＰＣ７Ａの出力は，μＰＢ７Ａでパルスと論理

積がとられ，入力電圧は書き込みパルスに変換される。このとき，μＰＣ７Ａの出力端子である５

番端子と７番端子は入力電圧の正負について対称であるので，入力電圧が正であるときにはμＰＢ

７Ａの１番端子より書き込みパルスが取り出され，入力電圧が負であるときには９番端子より書

き込みパルスが取り出される。この書き込みパルスはレベル調整された後，トランスフラクサの

書き込み巻線に加えられる。書き込まれた情報を正弦波（方形波）で読み取り，μＰＣ５１Ａで増幅

してＶＣＯに加えるのに適当なレベルとしてとり出す。ここで，読み取りの正弦波が出力端子に

漏れることがあるので，ＰａｒａｌｌｅｌＴ形の零回路により防ぐこととした。

〔Ｈ〕積分器として可逆計数回路を使用した場合

（ｉ）動作原理

計数回路はフリップ・プロップを縦続に接続し，ｆ番目のフリップ・プロップの出力で（汗１）

番目のフリップ・プロップを駆動することで実現できる。このとき，（汗１）番目のフリップ・プ

ロップの駆動にｆ番目のフリップ・プロップの正常出力応を使用すれば加算計数回路となり。

－
ｆ番目のフリップ・プロップの否定出力Ｑｆを使用すれば減算計数回路となるので何らかの方法

―４９―

出力

（ｍｖ）

入力パス

極性反

ｉ
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図３．１７トラｙスフラタサ回路
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－
でＱｆとＱ，を切り換えて（汗１）番目のフリップ・プロップを駆動すれば可逆計数回路が実現

できる。

図３．１８に可逆計数回路の構成例を示す。ｘは加算か減算かの制御端子であり，ｘ＝ｌである時

－
にはｙｌｆの出力は常に零で，Ａ｛の出力はＱｆとなってこれが次段へ伝えられるため減算計数回

路となる。また，ズ＝Ｏの時には／１ｆが妬の変化を伝え，Ａｌの出力は零となるので加算計数

回路となる。各フリヅプ・プロップの正常出力列は入力パルス数（加算パルス数一減算パルス数）

を二進符号化したものであり，これを復号化することで入力パルス数に比例した電圧を取り出す

ことができ，積分器を構成できる。

図３．１８４段可逆計数回路

次に図３．１８の可逆計数回路を加算（減算）計数のみさせる場合を考える。このとき，可逆計数

回路の出力は，

……一・１１１１０卜４１１１１１０－・１１１１１１４００００００４０００００１４００００１０吋……

または，

（……→００００１い０００００１→００００００→ｍｍ→１１１１１０→１１１１０１→……）

―５１―
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となり，これらのデ・コーダ出力は鋸歯状波となる。従って，ＰＬＬが非同期状態である場合に

は，これを何らかの方法で検出し，Ｘ＝０ｉＸ＝ｌ）に固定して計数パルスを可逆計数回路に加え

ることにより，加算（減算）計数のみが実行されデ・コーダ出力は鋸歯状となる。この鋸歯状電

圧をＶＣＯの周波数制御電圧端子に加えてやればＶＣＯの発振周波数は自動的にスイープされ，

引き込み周波数範囲を拡大することができる。

以上のことから，可逆計数回路を使用することによってＰＬＬの定常位相誤差を抑圧するとと

もに引き込み周波数範囲が拡大できることがわかる。

（ｉｉ）回路構成

可逆計数回路を使用した積分器は，位相比較器出力から計数パルスと制御信号Ｘをつくりだす

回路，可逆計数回路，デ・コーダにより構成される。このうち，可逆計数回路は図３．１８に示した

構成で，デ・コーダは梯子型抵抗回路によるものとし，図３．１９に示すような構成をしている。ま

た，可逆計数回路を使用した積分器を完全に動作させるためには，計算パルスと制御信号Ｘをつ

くる回路として，入力信号の絶対値をパルス数変調（ＰＮＭ）する部分と入力信号の正負判定を

する部分とで構成された回路が必要である。しかし，外部制御回路をもつＰＬＬが引き込み状態

であるときには位相比較器出力φ。はほとんど零と考えることができるので，｜φ副がＰＮＭ

されて生じる計数パルスはたかだか１個以下である。また，ＰＬＬ内の直流増幅器のドリフトや

特定パターンが入力となった場合の位相比較器出力電圧の偏移（パターン効果）等による可逆計

数回路の誤動作は防ぐ必要がある。
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３２（Ｒ＋２Ｒ．）

図３．１９梯子型抵抗回路

以上の２つの理由から計数パルスをつくる回路については，位相比較器出力電圧の絶対値｜φｅｓ｜

がある値φ，ｇ以上（φｅｓｃｌ＞０）になると計数パルスを出し，それ以下では計数パルスを出さない
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にのような計数パルスを出さない｜φ副くφｅｓｄのゾーンを不感帯と呼ぶ）ような回路にすれば

よいことがわかる。図３．２０に示す回路によりこの様な計数パルスを出す回路と制御信号を出す回

路を構成し，この後段に図３．１８，図３．１９の回路を縦続に接続して積分器を実現している。

入

－４Ｖ↑゛ｎ

図３．２０不感帯を持つ制御信号，計数パルス発生回路

（ｉｉｉ）特性

図３．２１（ａ）に可逆計数回路と梯子型抵抗回路の特性を示す。これは図３．１８の計数パルス入力端

子にはパルス発生器から常に計数パルスを加え，Ｘ端子を周期的にＸ＝Ｏ←，Ｘ＝１と切り換え

たものである。これより，入出力特性の直線性の良さや上昇特性と下降特性の対称性の良さがわ

かる。図３．２１（ｂ）は不感帯を持つ上昇特性を示す。これは，可逆計数回路の制御端子はＸ＝０と

固定し，図３．２０の回路の入力端子に単極性の方形波を加えて積分器の上昇特性と不感帯の確認を

行なったものである。入力端子電圧が零に近いところでは可逆計数回路が計数をしないので梯子

型抵抗回路の出力電圧は変化しない。

制御信号Ｘの切り換えの時に生じる論理回路の識別不確定幅は外部制御回路の入力電圧換算に

して土！ｍｖ以下であり，実用上の問題にはならない。

このように可逆計数回路を使用した積分器は，

①入出力特性の直線性が良い。

ヽ②上昇特性と下降特性が一致している。

―５３―
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図３．２１可逆計数回路を用いた掃引回路

（ａ）不感帯なし

（ｂ）不感帯あり

など，回路設計が容易になるほか，

③ＰＬＬが同期はずれ状態のときには，何らかのノｙ法でこれを検出して直流を加えることに

よりスイープ動作を行なう。

という特長もある。この様に，可逆計数回路を使用した積分器はＰＬＬの定常位相誤差を抑圧す

るだけでなく，引き込み周波数範囲の拡大にも有用な回路である。

その結果，３．５で述べるようにいずれの形式をとっても良好な無定位制御特性をもつ搬送波同

期回路を実現したが，（２）の形式のものは積分器の非直線性の改善が困難であることや量産に向い

ていないことが判明したので，最終的にＷ－４０Ｇ方式用として（３）の形式を採用することにした。

この場合には上記の欠点が容易に除かれるうえ，先に述べたように掃引回路としても使用できる

ので，同期時，非同期時にかかわらず秀れた動作を間待できる。

表３．２に周波数変動に対する対策として本章で検討した浙項を一括して示した。
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表３．２周波数変動に対する対策

方法｜具体的実現手段ｌ評価｜判定

ミリ波局部発振器の周波数安定度｜水晶原振を逓倍して局部発信源とｌ回路構成が複雑゜大形化するとと｜ム

をよくする．する．もに信頼性に疑問がある．

ミリ波帯の周波数弁別器を用いる・１弁別器の安定度が支配的となり効｜×

ミリ波局部発振器にＡＦＣをかけ果に疑問がある．

る．ＰＳＫ信号からＡＦＣ信号を抽・｜部品点数が多く回路構成が複雑化｜△

する．する．

搬送波同期回路に別途補助回路可逆計数回路を積分器として用い・｜回路構成が簡単であり・かつ効果がｌｏ

を付加する．これに掃引動作を兼ねさせる．大きい．

○・：よい．

△：ややよい．

×：劣る．

３．４回路設計法

これまでに述べたようにＷ－４０Ｇ方式用の搬送波同期回路としては，引込み周波数範囲，定常

位相誤差特性，雑音特性（ジッタ特性）等の観点から考えて，再変調比較形同期検波回路に私分

要素を付加した回路構成を適用するのが妥当と考えられる。

図３．２２にその基本的な回路構成を示す。

タイミング入力

図３．２２再変調比較形基準位相搬送波抽出回路

５５

識別出力

ヨ１入力

方向性結合器姦才？ぎ鸞識別整形回路

ｒ－－一方向性結合器遅延線再変調器．

｜．＿．－．－
間周波増幅器Ｉ：ｖｃｏ１ＩＦ

§ｊ１●１フルタ

Ｌ→
ＯＯＰＦｉｌｔｅｒｌ

ｌ中間周波増幅器ＩＩ

ｍｎ直流増幅器
ム

４一一ｊ

遅延線位相比較器



３。４．１位相比較特性

いま，受信した４相ＰＳＫ信号７？（１）を次式で表わす。

Ｒ｛ｔ）＝ふ刀！ｊ｛ｔ―ｉＴ）｛ａｉＳｍ（ｗｔ十θ）十ｂｉＣＯＳ｛（ｏｔ十θ）｝（３．１２）

ここで，α。瓦；１または－１

Ｔ；パルス繰返し周期

ｙ１１；搬送波の振幅

ｇｉｔ）；受信波形

ω，θ；搬送波の角周波数および位相

また，復調用の基準搬送波を振幅／１２，平均位相θの正弦波とし，Ａ２ｓｉｎ｛ｃｏｔ十θ）と表わす。

図３．２２に示したようにｊ？（０は最初に４相位相検波器で互いに直交する２つの基準搬送波によ

り復調され，£＞ｉ（０，£）２（０なる２つの出力を生ずる。すなわち

Ｄ１（ｆ）＝

Ｒ（り＝ 臨写！７（Ｚ一汀）｛α，ｓｉｎ（θ－ａ）十ｂｉＣＯＳ｛０－６）｝

（３．１３）

ＤＡｔ），ＤＡｔ）なる２つの出力り：次段の識別回路で瞬時サンプルされＲＡｔ），Ｒ２（ｔ）なる出力

を生じる。

Ｒｉｉｔ）＝Σｈｉｔ－ＪＴ）ｓｇｎ｛Ｄ，［ｊＴ］｝

Ｒ２（ｔ）＝Σｈｉ，ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛Ａ（、’ＪＴ）｝

ヽ・ヽ－

＝－ で／心）＝ １－Ｔ／２≦Ｚ≦ｒ／２

０．ｅｌｓｅｗｈｅｒｅ

ｓｇｎ（ｘ）＝

（３．１４）

１ズ＞０

１ズ＞０

したがって再変調回路の出力Ｍ｛ｔ）は再変調回路への基準搬送波をｉ４３ｓｉｎ｛ｃｏｔ十瓦）とすると

、Ｍ｛ｔ）＝ん｛ｊで１（Ｚ）ｓｉｎ（�十ぶ１）十Ｒｚｉｔ）ＣＯＳ｛ｗｔ十＆１）｝ （３．１５）

となる。再変調比較形搬送波同期回路では，抽出搬送波のシックを抑えるため，再変調回路出力

に伝送路の波形伝送特性に近い特性を有ずるフィルタを挿入している。このフィルタのｈ｛ｔ）に

－５６－



対する応答を！７（Ｚ）とすると，フィルタ出力Ｆｉｔ）は次式となり，これが位相比較器への入力と

なる。

Ｆ（り＝ふΣ！ｌｉｔ－ｊＴ，、）〔ｓｇｎ｛Ｂ．｛ｉＴ｝｝ｓｉｎ（ｃｏｔ十必）

十ｓｇｎ｛八ｉｊＴ）｝ＣＯＳ〔�十匈〕

（３．１６）

一方，位相比較器への他の入力は受信４相ＰＳＫ信号の分岐出力であり，これをＲｅ（ｚ）とす

ると

Ｒｃｉｔ）＝Ａ！！ｊ｛ｔ―ｉＴ）｛ａｔｓｉｎ｛（ｏｔ十∂１）十１・ＣＯＳ｛ｃｏｔ十θ１）｝

これから位相比較器出力はｄｏｕｂｌｅｆｒｅｑｕｅｎｃｙｔｅｒｍを無視すると

Ｖ｛ｔ）＝Ｆ（り×Ｒｅ（り

ここで関数ｕ。ｕ．、ｕ３、Ｕ４を以下のように定める。

び１（１）＝Σａ！７（Ｚ一汀）Σ！ｌｉｔ－ＪＴ）ｓｇｎ｛ＡぴＴ）｝

Ｕ２｛ｔ）＝Σ伺７（卜汀）Σ！７（ｊ－ＪＴ）ｓｇｎ印２（ＪＴ）｝

ＵＡｔ）＝Σ＆！７（ト汀）Σ！７（／－；Ｔ）ｓｇｎ｛Ｚ：？ｉ（；Ｔ）｝

び４（ｊ）＝Σ＆！７（Ｚ一汀）Σ！７（ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛ＤｚりＴ｝｝

このときＦ（０は以下のように表わせる。

Ｖ｛ｔ）＝

（３．１７）

（３．１８）

（３．１９）

〔｛Ｕ２｛ｔ）一弘（ｔ）｝ｓｍ｛ｃフー∂）十｛ぴ＼ｉｔ）十び，（Ｚ）｝ｃｏｓ（９フーδ）〕（３．２０）

－５７－

ｊ３／１４
－

ここでタ・＝θ－＆，∂＝ｊｌ－∠１２であり，Ｊｌ，∠１，は図３．２２に点線で示した径路に沿った位相回

転を表わしている。

いま，ループの帯域幅Ｗ１がパルス繰り返し周波数にくらべて充分狭い，すなわちＷｚ．≪１／Ｔ

－
が成り立つとすると，ループフィルタの出力Ｖ｛＜ｐ）は次式となる。

－



－
Ｖ｛＜ｐ）＝

一

一

学十バレ（・）ｊ・

手写〔ｓｉｎ（ｏ―∂）Ｊ－ＴＩ２（ｔ）－Ｕｓ｛ｔ）｝ｄｔ十ｃｏｓ（９－ａ）
ｙ：こ｛びｌｉｔ）十び４（ｊ）｝ぷ〕

ただしん
一

一

（３．２１）

（３．２２）

Ｖ（？）

５８－

９ウ

／１３ｙ１４
－

－
従って，位相ｙフについてＶ｛＜ｐ）を計算すれば位相比較特性が求められる。簡単のため帯域制

一限がない場合についてＦ（タフ）を求めてみよう。このときｇ｛ｔ）＝ｈ｛ｔ）と考えてよいから，上に

述べた諸式から

－
Ｆ（ｐ）＝＾２〔ｓｇｎ（α．ｓｉｎ９・十ｂｉＣＯＳｌ・）｛α．ｓｉｎ（ｃ―５）十ｂｉＣＯＳ｛タブー∂）｝

十ｓｇｎ（α．ＣＯＳタブーｂｉｓｉｎｇ）｛α．ＣＯＳ（９フーＳ）－ｂｉｓｉｎ｛ｑ｝－ｄ）｝〕

これを（亀，恥）の４つの状態，すなわち（１，１），（１，－１），，（－１，－１）．（－１，１）について計算す

ると図３．２３に示すような鋸歯状の位相比較特性が得られる。

図３．２３再変調比較形同期回路の位相比較特性

－π／２０π／２

●

－



３．４．２定常位相誤差特性

４相ＰＳＫ信号用再変調比較形搬送波同期回路の位相比較特性は逆変調形式と同様に，

φ＝（２四＋１）・π７４（ｍ＝０，土１，±２……）Ｃこ安定点を有する図３．２３のような鋸歯状位相比較特性

となるが，このような系では安定点近傍の位相比較特性が直線とみなせることから，定常位相誤

差特性や制御特性等の解析にあたって線形モデルを用いるのが一般的である（２２）。

いま，文献２２の方法に従って図３．２２の回路構成を遅延時間を繰込んだ形で表わし（図３．２４），

さらにこれを変動要素をも含めてラプラス変換を行なった形で表示すると図３．２５となる。

ここで各記号は

Ｔｈ；図３．２４のａからｂまでの遅延時間

卜。てＰ；位相比較器で生ずる遅延時間

丿
Ｘｖ；ＶＣＯで生ずる遅延時間

ｒｊ？；再変調器および増幅回路で生ずる遅延時間

ｒｚ）；復調器および識別器で生ずる遅延時間

ｚ・１＞Ｔ２，Ｔ３；遅延線での遅延時間

Ｋ，；位相比較器の感度

Ｋひ；ＶＣＯの感度

Ｆｉｓ）；メインループのループフィルタの伝達関数

Ａｉｓ）；副ループの伝達関数

であり，また変動要素については

ｊωｉｔｓ’；受信入力信号の周波数変動

∠］９ｉ／ｓ；受信入力信号の位相変動

ｊωｏ／ｓ＾；ＶＣＯ出力信号の周波数変動

Ａｄｏｌｓ；ＶＣＯ出力信号の位相変動

∠ｊり，；・位相比較器の出力電圧変動

∠１恥；再変調器の変調位相誤差

∠Ｗｕ∠１６２，∠Ｗｓ；遅延線て１，Ｔｊ，て３による位相誤差

を表わすものとする。

このとき図３．２５の各点での位相変化をそれぞれ０ｉｉｓ），ａ（ｓ），０ｉ（ｓ），くＺ）ｂ（ｓ），＼ｉｉｓ），＼ｃｉｓ），

Ｖｐ（ｓ）とすると次の式が成り立つ。

－５９－
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ａ ｂ

図３．２４各遅延要素を含めた表示の再変調比較形同期回路
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４相位相識別器
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１
６
１

ｊ∂２／Ｓ

図３．２５小振幅動作におヽける動作モデル

Ａ（ｓ）

ｊ∂１／ｓｊり／ｓ

ｃ．（ｓ）町（ｓ）尽（ｓ）り（ｓ）

ｅ’”Ｈｅ‾゛（７１‾７“十十Ｋｐｅ’巧７十十Ｆ（ｓ－）今！ｅ‾゛り

ｊωｉｊ∂ｉ

－＋－Ｓ２Ｓ

％（．ｓ）

θｏ（ｓ）

＋ｅ‾ぶ７Ｒ＋ｅ“ｊｒ３１

ｊ∂Ｖ．／Ｓｊ∂３／Ｓｊ叫Ｊ∂ｏ

－＋－ｓ２ｓ

位相のｏ（ｓ）－ＳＴ，

検波器＋ｅ



’「Ｓ‘Ｓ

φ，（ｓ）＝ｅ－＊＾”ｄｉｉｓ）

Ｍｓ）＝苧十ｅ‾ｓ’２θｏ（Ｓ）

Ｒ（ｓ）＝苧十ｇ－Ｓ（ｒ，－ｒ″）φｉ（ｓ）

？Ｐ－ｏ（ｓ）＝

Ｖｐ（ｓ）＝午十Ｍ（ｓ）十玲ｅ－ｓ’・｝ｍ｛ｓ）－＼ｏ｛ｓ）｝

ｅｏ｛ｓ）＝

ｄｏｉｓ）
一

一

十旦匹一十丿血ｅ－゛Ｆ（ｓ）衿（ｓ）
ＳＳ

十

旦包

一Ｓ

ｅ‾Ｓ（ｒ£‾り－ｎ）

＋ｅ－ＳＩｒ１

（３．２３）

）｝〕

（３．２４）

（３．２５）

（３．２６）

∠１ω０

－

Ｓ２

これから００ｉｓ）を求めると

１∠１ωｏ

１十Ｆｉｓ）今は（ｓ）十瓦ｅ－ｓ’・｝ｅ－ｓ（ｒ．＋ぶ）

〔マ

十丿江分ぺ包！９－ｅ－Ｓてり－Ｆ（ｓ）｛Ａ｛ｓ）十Ｋｔ＞ｅ－らトと≒ｉ！９

ただしｔｌ＝ｒ戸十ｒｌ十ｒ３十ｒ。

よって復調器入力端での定常位相誤差らｓを求めるには，最終値の定理を用いて

（ｐｅｓ―ｌｉｍＳφｅ（ｓ）＝ｌｉｍｓｍｓ）－Ｍｓ））

を計算すればよい。したがって

（ｐｅｓ―瓦Ｆ（Ｏ）｛

Ａ
（Ｏ）十Ａｐｔ゜－ＫｖＦ（Ｏ）加・｝

－（ｊθ１－ｊ＆－∠１θ３十∠１θ２）十ｊωｉでＥ

ただしｔｅ＝ｎ―てＨ一（ｒ。十ｒ３－ｒ２）

いまＡ（０）＝０，すなわち積分要素がない場合を考えるとＦ（Ｏ）＝１として

―６２―

－



ｃｅｓ’＝ＡｏＪｉ（ｊＪｌｊ６ｙ＋な）－－Ｋで５と一一昔

となる。

次に積分要素を副ループに入れた場合を考えると，

Ａｉｓ）＝
ＫａＳ十，７
一一
ＳＳ十夕

であるからＡ（０）＝ｏｏとなり，その結果ら。は

＜Ｐｅｓ―Ｊｆｔｆ―（∠１θ１十ｊθ２－ｊ＆）十∠１ω，Γε

十ｊ＆－（ｊθ１十∠１θ２－ｊθ３） （３．２７）

（３．２８）

（３．２９）

と表わされる。

本式により無定位制御形式の搬送波同期回路では単に入力周波数変動に起因する定常位相誤差

だけでなくＶＣＯの周波数変動や位相比較器のドリフト等による位相誤差をも抑圧できることが

明らかである。

つぎに式（３．２９）の∠ｊ叫Γεについて検討す。る。再変調比較形搬送波同期回路では，いったん

復調・識別されたベースバンド信号でＶＣＯ出力を変調し，これを受信信号と対応するビット毎

に位相比較して制御信号を得ているため，位相比較器入力端で再変調信号と受信信号のピットが

対応していることが必要であ。る。また比較器入力端で実現されている再変調信号と受信信号の搬

送波の位相差を周波数変動等があってもそのまま復調器入力端で再現するためには比較器から左

廻り及び右廻りで検波器に至る２つの経路長に一定の関係が成立していることが必要である。こ

れらを列記すると

て・１＝ＴＨ＋てＤ＋ｒ。

（ｒｌ一Ｔｈ）―（Ｔ３＋功一７・２）＝±２７ｚπ／ωｃ

（３

（３

３０）

３１）

ただしｎ＝０，土１，±２……

となる。従ってｎ＝０の場合を考え，かつ遅延線の設定誤差をてＥとすると，これはすなわち

式（３．２６）となるが，通常は調整によりほぽΓε≧Ｏと設定されるので∠１ω，Γεの項は考慮しなく

てよいと考えられる。従って定常位相誤差としては再変調器の変調誤差∠ｊのと遅延線の温度変

化等によって発生する位相誤差∠Ｗｉ，∠Ｗ２，∠１θ３のみを考えればよいわけであるが，実際には副

ループに挿入する積分要素がディジタル的な積分しか行なわれないので，その不完全分∠１「を

余分に見込んでおく必要がある。したがって想定される定常位相誤差９」ｅｓ７は

－６３―



９ｊ｀＝ｌｊ＆｜十ｌｊθｌ十ｊ＆－ｊ＆｜十Ｍ／１ （３．３２）

となる。また計数回路のステップ数７７とループゲイン£（＝ＫｖＫｂ）の問には次の関係が成り

立つ。

７２×∠１７≧
ｊωｆ＋ｊωｏ

－
瓦

（３．３３）

３．４．３同期引込み特性

図３．２５に示すように搬送波同期回路はいくつもの遅延時間要素を含む系として表わされるが，

これらを一つにまとめると図３．２６に示す等価回路として表現できる。ただし，ここでは応答の遅

い副ループについては省略している。いま，ループフィルタは２次の位相遅れフィルタとし，そ

の伝達特性を

凡

図３．２６同期回路の等価回路

－６４

Ｆり）－
１十ｒｏＳ
－
１十’・ｌＳ

Ｔ，－（／ｆ，十几）Ｃ

Ｔ２”■Ａ２＾

－・

尺２
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Ｆ（ｓ）一一
１十Ｔ２Ｓ’

１＋７・ｌＳ

とすると，系の制御過程を表わす基本方程式は次式で表わされる。

（１十ＴｉＳ）Ｓ（φ－φｉ）＝一Ｋ。Ｋ，（１十７・２ｓ）ｅ－Ｔ°Ｓ９（φ）

（３．３４）

（３．３５）

ここで，７ｏはループ内で生ずる遅延時間の総和であり，ループ固有の遅延時間は含まないも

のとする。またＫ≪ｇ（φ）は非線形位相比較器の特性を表わす関数で瓦。はその感度を示す。電

圧制御発振器（ＶＣＯ）の伝達関数はＫＪｓであり，£。はその感度を示すものとする。

式（３．３５）は・，位相同期ループの動特性を示す基本方程式であり，これからループの引込み特

性を求めることができる（２３）。一方，遅延時間を含む位相同期系の引込み周波数範囲については，

遅延時間の影響により，その引込み周波数範囲が狭められることが指摘されていたが（５）（２３）（２４）比

較特性が鋸歯状の場合については不明であった。大黒は同期系の制御過程を表わす非線形微分方

程式（３．３５）を摂動法を用いて解く新たな方法を考案し，フーリエ級数展開が可能な非線形位相

比較特性をもつ位相同期系の一般的な解を求めている（４）。

これによれば遅延時間ｒを含む鋸歯状比較特性の引込み周波数範囲は式（３．５）で表わされる。

この様子を遅延時間ｒをパラメータとして示したのが図３．２７である。これから判るように，ある

ｒが与えられると得られる最大の引込み周波数範囲（ｚＪ／ｐｍａ。）が一義的に定まりその値は

萌。。ｒ－
＿１

４（３十√ｙ） （３．３６）

となる。従ってｒ＝１０ｎｓ程度としてもその時の最大引込み周波数範囲は±５．３ＭＨｚ程度にし

かならない。

したがって所望の引込み周波数範囲を得ようとする場合は，先に述べたように非同期時にｖｃｏ

を掃引し，入力周波数を探索して引込みを得る方法を用いる。

このように掃引回路を付加回路として用いた同期回路系を設計するには以下の２つの設計条件

を満さねばならない。

１．（３．３６）式を用いて∠１叫＞Ｏなるようにｍ，Ｋ，Ｔの関係を定める。

２．（ω。●Ｆ。）／ω。２ｆ１／２（３．３７）

ただしωｓ；スイープ角周波数

Ｆｓ；スイープ幅

ω，１；ＮａｔｕｒａｌＦｒｅｑｕｅｎｃｙ

皿；
Ｒｉ．

ＲけＲｔ

－６５

－

－

－



（ＭＨｚ）４一巻

図３．２７引込周波数範囲（鋸歯状比較特性）
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ここで１の条件は付加回路がない場合のループの引込み周波数範囲∠１師をプラスに設計する

ことにより，いわゆる引込み範囲のヒステリシス現象（４）（２４）を避け，掃引時に確実に引込みを達成

させるための条件である。

また２は掃引によって引込みを行なう場合の引込み達成の確率が１００％となるための条件であ

る（８）。すなわち文献（２５）に依れば掃引を行なった時，確実に引込むか否かは，その時の位相，

周波数等の初期条件やループのＳ／Ｎ（ＳｉｇｎａｌｔｏＮｏｉｓｅＲａｔｉｏ），ダンピングファクタ一等によっ

て確率的に決定されるものであることが知られており，現在のところこれらのパラメータに対し

て確実に引込みを行なわせるための設計式は実験的なものしか得られていない。（図３．２８）ここ

ではＳＩＮ＝ｏｏ，ダンピングファクターζ＝０．７０７に対して１００％の引込み確率をもつよう設汁

を行なった。

１

０ ４

Ａ
ｌ
ｉ
ｎ
ｑ
ｅ
ｑ
ｏ
ｊ
ｙ

Ｓｗｅｅｐｒａｔｅ．△匈ω，ｓ２

図３．２８掃引による引込みの確率（８）

（２次ループ，ζ＝０．７０７，雑音ない

３．４．４ループ安定性

まず安定性に関する検討の手始めとして図３．２９のように回路をモデル化し，その副ループを除

いた，系に着目してみる。遅延時間を含みループフィルタとして位相遅れフィルタを用いた２次の

系の安定性ならびに制御特性についてはすでにかなり詳細な検討が行なわれており（３）（２６），ループ

ゲイン・瓦，遅延時間ｚ・，ループフィルタ定数ｒｉｏ．Ｔ２０がわかればダンピングファクタζがグラフ

６７

～ｓこ
．ゝ

＼
χ

Ｓ
００．２０．４０．６０．８１．０
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７１２Ｓ

－

７１２Ｓ

図３．２９無定位形同期回路の解析モデル即
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φ１位相比較器゛‾グ
＋フィルタ

ＫｐＦ（ｓ）

ルーフッイルタ

Ｔｓ零次ホールド回路積分器

φｏ１－ｅＴｓＳＩ

Ｆ，（ｓ）サンプラーマＫ゛ｌｉ

ｖｃｏ遅延要素

Ｋｖｌｅ－Ｔｏｓ
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●

より求めることができる。しかしながら文献（２７）にも示されているように

ｒｌｏ≫ｒ２ｏ≫尺－１ （３．３８）

という条件が成り立てば，遅延を含まない場合のダンピングフアクタζをそのまま用いても実用

的にはほとんど差しつかえなく

ｒｉｏ＝

瓦
－
（ｈ２

＿２９ｒ，ｏ一二

（３．３９）

として設計することが可能である。

次に副ループを付加した場合について考察してみる。この場合は同期系内に２つの積分器を含

むため動作が複雑になり，うまく設計しないと不安定な系となるおそれがある。

これについては数学的モデルを簡単にするため，ループフィルタＦＡＳ）を通過した信号にく

らべて，サンプラのサンプリング周期が充分に速いと仮定し零次ホールド回路を遅延要素でおき

かえ，得られた特性方程式に対しラウスの安定判別法を適用して安定性を確保することが可能で

ある（２７）。

３．４．５抽出雑音特性

先に述べたようにループ内に遅延時間要素を含む場合においても条件（３．３８）が満足されれば

ループの雑音帯域幅召１はダンピングファクタζ，自然角周波数仙，を用いて（３．４０）のように

ａ＝蜃（い古）

表わされる（４）。一方，抽出搬送波のシック＆７は

－
＆ｏ２

－

－

Ｒ

一八

且

●四Ｒ

（３．４０）

（３．４１）

Ｐｓ；入力端での雑音電力

八；入力端での信号電力

瓦；入力端の雑音帯域幅

－
であるから（８），これらの式から許容θ。ｏ２に対する召との値を引込み周波数範囲を考慮して決定

しζ，ω。を求めればよい。

また，再変調器の後の伝送路等価フィルタとしては±２３５ＭＨｚ（３ｄＢ下り）の５段トムソン

６９－



フィルタを用いるのが望ましい。

すなわち，このフィルタは再変調器出力である立上りの速い変調波に伝送路の波形伝送特性に

できる限り近似した帯域制限特性を与えることにより，位相比較器出力に生ずる雑音成分を可能

な限り小さく抑える為のものである○－’

Ｗ－４０Ｇ方式の波形伝送系は近似零交叉形を採用している（２８）。従って再変調器出力端に用いる

フィルタも可能な限り簡単な構成で，できるだけ近似零交叉波形に近い波形整形を行なえるもの

が望ましい。ここでは比較的簡単と考えられる±２３０ＭＨｚの単同調フィルタと±２３５ＭＨｚの

５段トムッッフィルタを用いた時の出力波形を近似零交叉波形と比較を行なった。結果を図３．３０

に示す（２９）。

これから±２３５ＭＨｚの５段トムソンフィルタが伝送路等価フィルタとして優れていることが

わかる。

ｔぐ一タ値劣化

偏差

０２

０ １

Ｏ

－０．１

近似零交叉０．１ｄＢ

ガウス０．４ｄＢ

シｙダルチューｙ０．８ｄＢ

図３．３０位相比較用フィルタ出力と近似零交叉波形との偏差

－７０

シｙダルチューｙ０．８ｄＢ

シンダルチューン（±２３０ＭＨｚ）

時間

一一一一゛‘’″’゛Ｔ２Ｔ

ガウス（±２３５ＭＨｚ）Ｔ：１符号間隔



－７１－

３．４．６設計手順

これまでの説明にもとづき以下にＷ－４０Ｇ方式用搬送波同期回路の設計を行なってみよう。

１．まず，同期ループの一巡遅延時間ｒ（ｒ＝ｒａ十ｒ。十ｒ。十ｒｙ）がどの程度になるかが問題と

なる。現在の各回路の実現性から考えて１５ｎｓ～２０ｎｓが妥当と考えられるが，ここではｒ＝２０

ｎｓとして設計を行なうものとする。

２．ループフィルタの定数ｒｉＯ）Ｔ２０とループゲイン尺，ダンピングファクタζ，自然角周波

数叫，の関係は式（３．４２）で表わされる。

ｒｉｏ＝

尺
－
ωη２

いま，ｍ＝Ｔ２０Ｉｎｏとすると

揖＝
２＾（Ｏｎ
－

Ｔ２０＝

であるから，ｒ＝０．７０７と設定すると

謂尺＝１．４１４ω，ｚ

２ζ
－

ωｎ
（３．４２）

（３．４３）

．１

３。次に絶対的な同期引込みを起させる条件として式（３．４５）を定める

したがって，

ｒ２ｏ＝２Ｏｒ（＝４×１０－７）

ωη‾

謂尺＝

２ζ

－
２０ｒ
（＝３．５×１０６）

（＝５×１０６）

（３．４４）

（４）

○

（３．４５）

（３．４６）

（３．４７）

（３．４８）

１

－
１０Ｔ

４．いま引込み周波数範囲を最大とするように系を設計するとすれば，その時の条件は（３．４８）

で表わされ（４）

ぷｉｆ＝０．９５―

従って（３．４７）（３．４８）より

ｍ＝１／９０

尺＝４．４×１０８

－

－



５。以上より引込み周波数範囲∠１几は式（３．５）より

萌＝±２．６×１０６〔Ｈｚ〕

となる．●．．

６．次にループ雑音帯域幅Ｂ，を求めると，これは式（３．４０）（３．４６）よりζ＝０．７０７である

から

Ｂｌ＝１．８６×１０６〔Ｈｚ〕

－
一方、ループのシックのｒ．ｍ．ｓ．値＆ｏ２は式（３．４１）で与えられる。いま回線の最悪状態に

おけるＣ／Ｎ比を１２ｄＢと仮定すると、復調器入力端における帯域幅瓦を４００ＭＨｚとして

－
＆ｏ２＝０．０４３°ｒｍｓ

となる。

７．次に定常位相誤差らｓ７｀に関しては

（Ｄｅｓ＝ｌｊ剛十｜∠１θｌ十ｊ∂２－ｊ剛十｜∠１ωｆ祠十Ｍ／ｌ

と表わされるから、これを各々のハードウェアの実現性を考慮して配分する。

８．掃引回路のスイープ角周波数ωＳ、スイープ幅Ｆｓを次式を満すように定める。

ωｓ・Ｋ
－
ω♂

―
一
２
≦

９。副ループの設計を行なう

３．４．７回路構成

これまでの検討結果にもとづいて図３．３１に示すようなＷ－４０Ｇ方式用搬送波同期回路を構成し

た。以下に各部回路について述べる。

１．４相位相検波器

受信した４相差動ＰＳＫ信号を抽出された基準搬送波で同期検波することにより２系列の復調

されたベースバンド信号を得るためのものであり，２つの位相検波器を中心として分岐回路，移

相器から構成されており，信頼性の向上，小型化等の観点からすべてＩＣ化されている。また位

相検波器としてはリング形のものを用い，かつ温度変動によるドリフト等の影響を避けるため全

－７２－

－



－
り
ω
－

入力

図３．３１Ｗ－４０Ｇ方式用搬送波同期回路の構成

４００ＭｂＡ再生出力

ｃｈｌ

ｃｈ２

タイミング抽出回路４００ＭｂＡ再

ＳＫ

４相位相直流識別整
ＩＦＡＭＰ検波器増幅器形回路

４相位相直流識別整

検波器増幅器形回路

遅延線路ｎ再変調器

遅ＩＦＡＭＰ。

延

線Ｂ．Ｐ．Ｆ．’

路ｖｃｏ

１

積分器●゛一プＩＦＡＭＰ
掃引回路フルターＨ

ＩＦＡＭＰ
Ｉ直流増幅器

位相比較器



て差動形式とした。‘３ｏ）

２．直流増幅器（３０）

４相位相検波器の出力である２系列のベースバンド信号を増幅するためのもので，ＤＣ～４００ＭＨｚ

までほぼ平坦な周波数特性を有している。また本回路も検波器と同様に差動形式をとっており，

かつＩＣ化されている。

３．識別整形回路（３０）

直流増幅器出力である雑音を含んだ検波信号を一符号間隔（２．５ｎｓ）毎に検波アイの中心でサン

プリングし，１かｏかを判定した後，立上り時間が早くオーバーシュートやパターンシックの少い

ベースバンドパルス信号を得て，これを再生出力，或いは再変調器駆動用として用いるためのも

のである。回路は直流増幅器や位相検波器と同じく温度変化によるドリフトを減少させるため差

動形式をとっており，またこの形式をとることによって識別感度の向上（約６．ｄＢ）をはかって

いる。主な特性は次の通りである。

（１）識別感度２０ｍｖ以下

（２）「同値ドリフト５ｍｖ以下（Ｏ°Ｃ～４０°Ｃ）

（３）出力レベルー１．５Ｖ。ｌ，

（４）出力パルス立上り時間５００ｐｓ以下

４．再変調器（３０）ｌ■

識別整形回路からの再生出力を受けて，ＶＣＯの出力を変調し，受信信号と同じＰＳＫ信号を

得るためのものでリング形式を用いている。主なる特性は以下の通りである。

（１）立上り時間５００ｐｓ以下

（２）変調角度誤差・±１．５°以下ニ

（３）変調振幅偏差±０．２ｄＢ以下

５．位相比較器

再変調器出力と受信信号との位相を比較し，位相差に相当する電圧を検出して制御電圧として

ＶＣＯへ帰還するための回路である。つ

回路は位相検波器と同じく差動型のリング形検波器とその後段に直流増幅器を接続した構成を

とっており，やはりＩＣ化されている。

６．電圧制御発振器（ＶＣＯ）

バラクタ・ダイオードを可変容量素子として用いた発振回路に中間周波増幅器を接続した構成

をとっており，以下の特性を有する。

（１）感度４０ＭＨｚ／Ｖ

－７４－



（２）出力レベル１６ｄＢｍ

（３）周波数安定度５×１０－４以内（Ｏ～４０°Ｃ）

７・，積分器，掃引回路

先に述べたように定常位相誤差の減少および引込み周波数範囲の拡大のために付加されたもの

である。

８．遅延線路Ｉ゛

●

受信されたＰＳＫ信号が復調されて再変調器を駆動し位相比較器に到るまでに要する時間だけ

受信信号を遅延させることにより，位相比較器入力端での受信信号と再変調信号の時刻を一致さ

せるためのものである。温度変動による遅延線路の遅延時間の変動を極力小さく抑えるため，こ

こでは温度による遅延時間変動の傾向が正（遅れ）の特性を有するセラミック基板上の遅延線路

と，負（進み）の特性を有する４フッ化テフロンを用いた同軸ヶ－ブルの２種類の線路を適当な

比率で混合して用いることにより，温度変動の小さな遅延線路を実現している。

９．遅延線路ｎ

周波数変動に対する同期系の定常位相誤差特性ならびに系の引込み特性の改善を図るためのも

のであり，遅延線路Ｉの遅延時間から再変調器，帯域通過フィルタによって生ずる遅延時間を差

引いた時間に等しくなるよう設定される。構成は遅延線路Ｉと同じく混合線路である。

１０．中間周波増幅器Ｉ，ｎ

受信されたＰＳＫ信号ならびに再変調器出力信号を増幅し，位相比較器に必要なレベルにまで

高めるためのものである。中間周波増幅器は図３．３２に示すように－１０°Ｃ～４０°Ｃの温度変化に対

し約５°程度の１次傾斜の傾向を有する位相変動があり，これは直接定常位相誤差の原因となる。

ここでは増幅器ＩとＨにほぽ同じ特性を有するものを用いると同時に，これらを極めて接近した

位置に実装するこどにより温度環境を同一にし，位相変動の補償を行なっている。

１１．タイミング抽出回路（３０）

本回路は受信ＰＳＫ信号の包絡線を２乗検波してタイミング波を抽出し，これをタンク，周波

数変換型ＰＬＯを用いて位相同期したタイミング波を得る方式をとっている。本方式に依ればタ

イミング波の抽出は搬送波同期回路の状態に依存しないで達成することができるので都合がよい。

３．５搬送波同期回路の特性

これまでに述べた方針に従って構成した４００ＭＢ４相ＰＳＫ信号伝送用搬送波同期回路の特性

について述べる。丿

－７５－
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図３．３２中間周波増幅器の位相変動
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３．５．１位相比較特性

３．４節で述べたように再変調比較形搬送波同期回路では位相比較特性は鋸歯状を呈する。図３．

３３（ａ）に無変調入力信号（ＣＷ）に対する位相比較特性を，図３．３３（ｂ）に２１５－１ピットの繰り返し

周期をもつＭ系列符号を用いて変調したＰＳＫ信号に対する位相比較特性を示す。

３．５．２定常位相誤差特性

３．３．３で述べたように定常位相誤差を抑圧するための積分器として，トランスフラクサを用い

る形式と可逆計数回路を用いる形式の２種類について検討を行なった。図３．３４に位相比較器出力

端での定常位相誤差特性を示す。

これからわかるように，いずれの形式を用いても無定位形の制御が効果的に働いて定常位相誤

差を抑圧していることがわかるが，トランスフラクサ形式のものは使用するフェライトコアのヒ
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ステリシス特性のため，入力周波数を高い方から低い方へ変えた場合とその逆方向に変えた場合

とで位相誤差が異なっていることがわかる。

次に図３．３５に可逆計数形を用いた場合の４相位相復調器（検波器十直流増幅器）出力端子にお

ける定常位相誤差特性を示す。図中，４つの線はおのおの４つの引込み位相に対応するものであ

る。

位相比較器出力端で実現された定常位相誤差特性が，ほとんどそのまま復調器で再現されてい

ることから，無定位制御の効果とともに遅延線Ｉ，Ｈの時間合わせが正確に行なわれていること

がわかる。

（ｄｅｇｒｅｅ

９２ 方式設計目標
”

定
常
位
相
誤
差

９０

８８

２

０

－２

方式設計目標

＊・―――・一卜

－２０－１００１０２０

（１７００）

入力周波数変動（ＭＨｚ）

図３．３５復調器入力．で０位相誤差特性（可逆計数形）

（Ｉ～ＩＶは４つの引込み位相を示す）
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以上の事から±１４ＭＨｚの周波数変動幅内での定常位相誤差は±０．９°となり，引込み位相に

よる誤差のバラツキを考慮しても±１．５°以下となって充分要求を満すことがわかる。

最終的な積分形式としては３．３．３に述べた理由から可逆計数回路形式のものを採用したが，そ

の場合の定常位相誤差の温度特性を図３．３６に示す。Ｏ°Ｃ～４０°Ｃにあたる温度受化かあっても定常

位相誤差特性が平坦に保持されているところからループの温度補償が正確に行なわれていること

がわかる。
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図３．３６定常位相誤差の温度特性
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３．５．３引込み特性

引込み周波数範囲を拡大するため，掃引回路として，（１）ＣＲ発振器を付加する形式と（２）積

分器として用いた可逆計数回路を掃引回路に兼用する形式の２つについて試作を行なった。その

結果を図３．３７と図３．３８に示す。

これから，いずれの形式をとっても引込み周波数範囲の方式要求条件である±１４ＭＨｚ以上

を満していることがわかるが，回路構成が簡単なこと，および後述するように擬似引込み現象を

回避することができること等の理由から，ここでは（２）の形式の掃引回路を採用することとした。

さて，（２）の形式をとった場合，同期回路が非同期状態にあるとき，これを検出して計数回路に

掃引を開始させる方法として，（ａ）比較器出力端に生ずるビート波形をＡＭ検波する方法と（ｂ）

比較器出力のビート波形が鋸歯状であることを利用して微分等の処理を行なう方法を検討したが，

このような方法を用いた場合，同期回路入力端でのＣＩＮ（ＣａｒｒｉｅｒｔｏＮｏｉｓｅＲａｔｉｏ）が劣化する

と雑音をビートと誤判定し，同期状態にあるにもかかわらず掃引を行なってしまう可能性がある。

剱
堀
囮
心
匍
石
心
唄
一
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（ＭＨｚ）

１７４０

１７２０

１７００
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１６６０

０ １０ ２０ ３０

図３．３７引込周波数範囲の温度特性

（ＣＲ発振器形）
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（ＭＨｚ）

１７２０

１７００

１６８０

０ ２０

図３．３８引込周波数範囲の温度特性

（可逆計数形）

４０温度ＣＣ）

そこで入力端のＣ／Ｎの変化に，より敏感と思われる（ａ）の方法を用いた場合の入力ｃ／Ｎｎ引

込み周波数範囲を実測したのが図３．３９である。これは入力信号として２１５－１ビットのＭ系列符

号による変調信号を用いており，これから入力端でのＣＩＮが８．６ｄＢ程度になると雑音をビー

トと誤判定して掃引動作を行なうことがわかる。また入力パターンを数種類選び，温度特性も含

めて上記特性をとったのが図３．４０である。Ｗ－４０Ｇ方式では回線の正常の運用時におけるＣＩＮ

は１５ｄＢ以上であるので，これらの結果からこのような誤判定動作はほとんど問題にならないと

考えられる。

３．５．４抽出搬送波雑音ｏ９）

抽出搬送波に含まれる雑音を文献（１９）に従って測定した結果を図３．４１に示す。これから要求条

件である２°ｒ．ｍ．ｓ．以下という値が充分に満されていることがわかる。また図より入力Ｍ系列の

マーク率が変化しても雑音レベルはほとんど変化しないことがわかる。

図３．４２にはＶＣＯの出力スペクトラムを示した。

－８１－

一同期引込範囲

－－－－一同期保持範囲

●入力信号１５段Ｍ系列符号

方式設計目標
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図３．４２ＶＣＯ出力スペクト ラム

ＣＷ人力

Ｖ：１０ｄＢ／ｄｉｖ

Ｈ：２０ＭＨｚ／ｄｉｖ

ＰＮ入力

（マーク率１／２）

Ｖ：１０ｄＢ／ｄｉｖ

Ｈ：２０ＭＨｚ／ｄｉｖ

３．５．５擬似引込み現象

多相のＰＳＫ信号に対する搬送波同期回路や遅延今含む搬送波同期回路を扱う場合、人力信号

の周波数とＶＣＯの周波数が一致していないのにかかわらずあたかも引込みが達成されたかのよ

うに見える現象ｆａｌｓｅｌｏｃｋ現象またはスブリアス応答と呼ばれている（３１）（３２）－が観測され

ることがしばしばある。これを仔細に調べると、人力鉛丿。‰皮放今ＶＣＯの中心周波数に次第に

近づける過程で何回となくｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋを起しながら殼終的々位相同闘状態に至ることがわかる。

従来、このようなｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋ現象に関しては、そン）現象は服にされてはいたものの、如何に
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●

’土／。／８（／ｏ；中心周波数，刄；クロック周波数）でｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋが起ることを述べ，土み／８の範囲

内でのみ掃引動作を行なうことによってｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋを回避する方法をとっているが，±／。／８の

範囲内で生ずると思われるｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋを避ける手段については述べられていない。一

筆者の経験によればｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋ現象は入力信号がＭ系列のような場合には起りにぐく，フォ

ルトロケーションパターン（３０）＊のような単純な短周期パターンによる変調波や無変調波を用いた

場合に起りやすい。（図３．４３参照）

筆者はこれを回避する手段として先に述べたビート検出形の掃引起動回路が有効であると考え，

各種パターンで実験を行ない図３．４４のような結果を得，その効果を確認した。

３．５．Ｂ周波数変動による符号誤り率の劣化

図３．４５のような系を用い，変調部の局部発振周波数を１７００±１４ＭＨｚ変化させて，その時の

符号誤り率を測定した結果を図３．４６に示す。

３．５．２でも述べたように無定位型の制御が効果的に動作し，±１４ＭＨｚの範囲内におけるＣ｜Ｎ

劣化の変動幅は０．２ｄＢ以内におさまっていることがわかる。

図３．４７に周波数を±２０ＭＨｚ変化させた時の受信ｅｙｅ－ｐａｔｔｅｒｎの変化の一例を示す。図３．４６

から予想されるように周波数の変化によるｅｙｅ－ｐａｔｔｅｒｎの劣化は観測できなかった。

３．６まとめ

ミリ波導波管伝送方式用送受信装置変復調部の搬送波同期回路について方式設計上から要求さ

れる種々の仕様条件を満足させるために，新しい回路形式を考案・設計し，ミリ波導波管伝送方

式現場試験用試作送受信装置に組み込んで室内ならびに現場試験においてその性能の評価・確認

を行なった。

その結果，仕様条件・設計目標が充分達成されていることを確認した。

これらを要約すれば以下のとおりである。

（１）ミリ波導波管伝送方式では４０３ＭＢ４相ＰＳＫ同期検波方式という高速多相の変復調形式

を採用しているため高速でも良好な動作特性を有する搬送波同期回路が必要となるが，ここでは

幾つかの回路を比較検討し高速動作に，より有利と考えられる再変調比較形搬送波同期回路を用

いた。

゛例えばＷ－４０Ｇ方式では次の２種類のパターンを用いている。

Ｉ：（］ｎＪＬＪＬ・，π，馬－｝π，－｝π………

ｎ：０，π，号，１一馬π，０，晋馬号，………

－８５



－

（ｂ）｜ムーソｖｃ。＝６．２５ＭＨｚ

（ｄ）｜ムー几。け２５ＭＨｚ

㈲ムー八ＣＯ ＝０

（ｃ）｜ムー几副＝１２．５ＭＨｚ

㈲｜ムー八ＣＯｌ＝５０ＭＨｚ

図３．４３Ｍ系列信号に対する擬似引込み時のアイパターン

ム：入力搬送周波数、八ＣＯ：ｖｃｏ平均発振１爪皮数じ

ん≒ブｖｃｏであって仏巾卜㈲のように、あたかも

同期引込みが達成されたかノ）ように見える。

８６

－

｜

｜

ｌ扇Ｓ回扇房房
回路感）：：：：ｌａｊＭＩ幽１１１１１

……………

。．ｓｉ．－．，■＊．－．．Ａ

扇ＳＩ？？ＳＳ聚

朧回

漕ＥＭ

闘

一回……………・－……・・●－

圖■■■■■■■�■

一一一一一一一一
ｉ。．ｎｒぶ¶ｙ。ｊ●・。。：●・ｉ
Ｓ－１１１２１１・Ｍｌ罷

ｓ。

ｌｌ

：ｌ？－ｒ漣－゛゛；，●ｌ｀’；●ｌ

瞳幽幽幽幽朧朧■幽幽

－



（ＭＨｚ）

１７２０

１７００

１６８０

□

△
○

ｃｗ

フォルトロケーションパターン

”

●同期引込範囲内にｆａｌｓｅ―ｌｏｃｋはない

０ ２０

＃１

＃２

４０

図３．４４パターンによる引込周波数範囲の変化

ＰＮＧ：擬似ランダムパルス発生器

ＥＤ：エラー検出器

図３．４５変復調部折返し試験プロッタ図

－８７－

温度ＣＣ）

ＰＮＧＥＤ

送信論理回路受信論理回路

変調器擬似伝送路復調部

／－ｘノ１．７ＧＨｚＯｓｃ

ロレ

ｉ

゛二でミ

方式設計目標

ま宙宙｜｜

｜

｜



符号誤り率
１０’５

５

２

１０’６

５

２

１０‾７

５

２

１０‾８

５

２

１０｀９

５
２

１０‘１０

５
２

１７００ＭＨｚでの誤り率・

）く
舎４つの引込み位相を示す。

○

１（ｊ’７

－。⊆゛を゛’ぷ～－－ｆｒ：Ｔ．－＝：≫＝ヽ・てＳ＝ｚヽ４こ、

（ｙ８゛゛’｀ふ‾

Ｃ／Ｎ－１５．４ｄＢ

Ｉ（Ｊ゛

－１００１０

（１７００）

入力周波数

１３１４１５１６１７１８

図３．４６周波数変動による誤り率の劣化

－８８－

Ｃ／Ｎ（ｄＢ）



一一一一－一一・

Ｉ５

ｉｉｉｉ

＾’’＾ｉ＾’’？ｌ

≪
ｉ

＾刷

ｘｘや冷φ｀ｘり゛ゝ㎝ｘ〃・～ゝ≒Γφゝ二ヾ４Ｊ心ａゝご．ゝゝｖΦにｖヾｒｊｆ・ｗダ｀べｇ～＝、

ｐｌＳ２Ｓ畷聊ｉ２Ｓ■

ｃｈ１検波ｅｙｅ

ｃｈ２検波ｅｙｅ

ム＝１６８０ＭＨｚ

ｃｈ１検波ｅｙｅ

ｃｈ２検波ｅｙｅ

几＝１７００ＭＨｚ

ｃｈ１検波ｅｙｅ

ｃｈ２検波ｅｙｅ

几＝１７２０ＭＨｚ

圖１１１こき郷｜鱗１１１こき●

隣厦郷呪２嫡

‾゛㎜

‐ｉＺｉ１１鴫肺ＩＳ二き囃

Ｈ：５００ｐｓ／ｄｉｖ

図３．４７入力周波数変動によるＥｙｅ－Ｏｐｅｎｉｎｇの変化

８９

ｌｌ碑１こＥぎ麟鴫脚囃こ舜瑠

｀………朧朧鱈Ｉ罷譲●■■麟麗麗
燃四回麗麗■

Ｉ

鶴‐羅冒嘸�‐�圖馥疆�冒冒－■�

↓＝ぷぷ＝二
ｋ

端綱介画
ふ
謳妙所

よ
苧Ｉ＝１＝呵卜乱雨願４．ｒｆ≫Ｉレキ俯礪；ｊｌ。。ｓ，ダぐぷし扁４岡ｊ……………｜

價鉄窓牛十

？，＝１＝：ｉ？曜

Ｉ

・・
ｉし

……＝，。，。。

！Ｉ：；

．。７。。・，１１。

｜ｌ

χ。，ｊｊ秀
自白綴ヤメ

………卜゛，：………，

Ｌ

……日，。

二

乱。ズ

…。，ｌ・



（２）ミリ波導波管伝送方式では従来の方式に比べて高い搬送周波数を使用するため，周波数安

定度が他方式と同程度であっても周波数変動幅は大きくなり，この結果４相ＰＳＫ信号の安定な

復調のためには広い周波数変動があってもその影響を受けにくい搬送波同期回路が必要である。

幾つかの回路構成法について比較検討した結果，搬送波同期回路の構成を従来の２次のループに

さらに積分器を１つ付加した形一無定位形制御－にする方式をとることにより定常位相誤

差を抑圧し，さらに積分器として可逆計数回路を用いて掃引回路を兼用させ引込み周波数範囲の

拡大をはかる方法が有効であることがわかった。

（３）上記の回路構成をとった場合の設計方法を明らかにした。

（４）（１）～（３）の回路構成法に従って装置を試作し次のような特性を得た。

定常位相誤差；±２°以下（１，７００±１４ＭＨｚ，０°Ｃ～４０°Ｃ）

引込周波数範囲；１，７００±１９ＭＨｚ以上

抽出搬送波雑音；１°ｒ．ｍ．ｓ，以下

これらの値は仕様を充分に満すものであり，かつｏ°Ｃ～４０°Ｃという環境温度の変化に対しても

安定に動作することを確認した。

（５）非同期時にループ内に生ずるビート信号を掃引回路のトリガとして用いる方法により，引

込み周波数範囲の拡大はもとより擬似引込み現象（ｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋ）をも回避できることを確認した。

（６）変復調部折返しの符号誤り率試験を行ない復調部の入力周波数変動に対する符号誤り率の

劣化を測定した。その結果１，７００±１４ＭＨｚの変動範囲内でのＣ／Ｎ換算した時の誤り率の劣化

は０．２ｄＢ以内におさまり，所期の設計目標どうり周波数変動に対し安定な同期回路を実現する

ことができた。

今後，確認することが望ましい事項としては，

（ｉ）サイクルスリッピングの発生頻度，同期はずれ頻度等がどの程度かループの雑音帯域幅と

の関係で明らかにする。

（ｉｉ）同期引込み時間について明らかにする。

などがある。（ｉ）については現在の設計値から求めた（３３）スリッピングの平均発生時間間隔はルー

プＳＮＲ＝２６ｄＢとしても７×１０６ｈｏｕｒとなり問題にならないと考えられるが，室内試験および

現場試験でこれを確認することが望ましい。（ｉｉ）については回線の切替時間等の推定に必要と考

えられるので，確認を行なうことが望ましい。
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第４章ミリ波導波管伝送方式用変復調回路の設計と特性

４．１まえがき

本章はミリ波導波管伝送方式に用いる４００ＭＢ４相ＰＳＫ同期検波用変復調回路の設計法とそ

の実現された特性について述べたものであり，３章で示した搬送波同期回路技術を用いることに

より，８０６Ｍｂ／ｓという高速搬送波パルス信号の変復調が良好かつ安定に行なえることを明らか

にしている。

これまでの高速変復調技術には，電気通信研究所が昭和４５年に行なった４０３ＭＢ４相ＰＳＫ遅

延検波方式の例があり（１）高速変復調技術実現の可能性を明らかにしたが，高速変復調動作を左

右する要因の分析や合理的な設計法に関する検討が不十分であった。また，国外では米国Ｂｅｌｌ

研究所の１６０ＭＢ４相ＰＳＫ方式，英国Ｂ．Ｐ．Ｏ．の２５０ＭＢ４相ＰＳＫ方式などの例がみられる

が（２）（３），設計法や設計値と実現値の対応などが，必ずしも明確ではない。

本章では，まず高速変復調動作の劣化要因を整理し，各劣化要因と符号誤り率特性の関連を明

らかにするとともに，各劣化要因の誤り率特性に及ぼす影響を定量的に評価した。次に，高速変

復調回路の構成にあたって，上記劣化要因を可能な限り小さくするための回路構成法ならびに設

計法を述べた。

更に，上記の結果の妥当性を確認するため，１．７ＧＨｚ帯において４０３ＭＢ４相ＰＳＫ同期検波

方式の変復調回路を試作した。その結果は符号誤り率１０－９を得るためのＣＩＮ値の理論的限界

からの劣化が１．３ｄＢという良好なものであり，かつ各種の環境条件の変化に対して安定であっ

た。これにより，分析結果と設計法の有効であることを確認した。

本論文で述べた検討結果は高速４相ＰＳＫ変復調回路の一般的な設計法であり，準ミリ波，ミ

リ波，衛星などの大容量伝送方式に適用すればその効果は大きいと考えられる。更に，ここで述

べる内容は，より多相多値の変復調回路にも適用できる面が多いと考える。

４．２高速変調回路の分析と設計‘４）

一般に，４相位相変調・同期検波方式を用いた再生中継系の波形伝送特性はベースバンド信号

伝送に置換えて考えることができる。いま，一例としてＯ－π２相位相変調波の並列合成による変

調形式を考え，第１チャネルの２相位相変調信号をび１ｉｔ），第２チャネルのそれをび２（１）とす

ると合成された４相位相変調信号び（１）は
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び（１）＝び＼｛ｔ）十び２（０

ニ．Σ｛α，（１リｚ（ｆ一汀）ｃｏｓωｏｌ十ａＰｈｉｔ一汀）ｓｉｎωｏｌ｝

（４．１）

と表わされる。ただし，ｈｉｔ）は送信すべきベースバンドパルス波形であり，α，‘１）＝ＩＯｒ－１，

硯（２）＝１０ｒ－１である。

また，び（１）が中心周波数ωｏ，振幅・遅延特性が対称の伝送系を通過して得られる受信信号

ｖｉｔ）は

ｖ｛ｔ）＝．Σ｛ａ．”り（ｔ－ｉＴ）ＣＯＳωｏｆ十の（２）！ｊｉｔ－ｉＴ）ｓｉｎωｏｌ｝（４．２）

と表わすことができる。ここで！７（Ｚ）は伝送系の中心周波数ωｏを零に移行して，こ。れにベース

バンド信号ｈ｛ｔ）を通過させたとき得られるベースバンド応答波形である。いま，ｚ・（りを同期検

波したときの検波器１の低周波成分ｄｒ｛ｔ）は，位相誤差をθ。として

ｊｌ（り＝司）ＣＯＳ（ωｏｆ一応）

ｆ

ｇ

。“‘（１り（ｔ一ｉＴ）ＣＯＳｄｅ十ｆｇ。�２）！ｌｉｔ－汀）ｓｉｎｅ‘｝

（４．３）

同じく，９０°移相した搬送波ｓｉｎ（ω（μ－θ。）で位相検波した検波器２の出力ｄ２｛ｔ）は

ｊ２（り＝ｖ（ｔ）ｓｉｎ（ωｏｔ－θｅ）

引

となる。また，θｅ＝０

，ｇ。“Ｐ９｛ｔ－ｉＴ）ｓｉｎｄｅ十ｉ翌。“ｉ‘２り｛ｔ－ｌＴ）ＣＯＳ０ｅ＼

のときは

１°°がり沿一汀）

２ｆ－

ｄ２｛ｔ）＝二．Σ�２り（ト汀）
２ｚ＝－，●

（４．４）

（４．５）

となりこれは送信波形がｈ（１）であり，受信波形がｇｉｔ）で表わされるベースバンド信号伝送系

に等価である。すなわち，理想的な伝送系では２つのチャネルの信号は独立に伝送されると考え

られる。

さて，次に高速変復調回路の劣化要因を符号誤り率にどのような形で寄与するかによって，（１）

ＥｙｅＡｐｅｒｔｕｒｅに影響するもの，（２）雑音的要因に還元できるもの，の２つに分類し（表４．１），

その影響を考察する。

まず，表４．１のＥｙｅＡｐｅｒｔｕｒｅに影響する要因のうちパルス幅変動について考える。パル。ス
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表４．１ 劣化要因の分類と設計例

劣化要因大きさ設計例１設計例２設計例３

変調波立上り●立下り時間（ｎｓ）０．７０．７０．７

変調波パルス幅変動（％）・±３｀±３±１３
３変調波振幅偏差（ｄＢ）（％）±０．２１２．５±０．２１２．５±０．２２２．０

ＥｙｅＡｐｅｒｔｕｒｅ・タイミングェラー（ｄｅｇ）゛２５２５２５

に寄与する要因変調角度誤差（ｄｅｇ）∂．±１．５±１．５±１．５
ｂ基準搬送波角度誤差（ｄｅｇ）（ｄｅｇ）±２±３．５±４±５．５±１０±１１．５

識別不定幅（％）・ｚ±１．２５±１．２５±１．２５
ｃ識別レベル変動（％）（％）±１．２５±２．５±１．２５±２．５±１．２５±２．５

．一基準搬送波ジッタ（ｄｅｇＲＭＳ）２２２雑音成分に環冗できる不要波（漏れ周波数成分）（ｄＢ）（ゐ）－３２－２６．０４－３２－２６．０４－３２－２６．０４

要因エコー（ｄＢ）－３２－３２－３２

ｌｃｒ’を得るための所要Ｃ／Ｎ（ｄＢ）１７．５８１８．０６２１．６１

幅変動がある場合というのは基準パルス伝送のほかに，振幅が２倍でパルス幅変動分をパルス幅

とする不要波を重畳して伝送することと等価であると考えられるので（５）この不要波が伝送系と

等価な帯域通過フィルタを通ったときに生ずる符号間干渉量を評価すればパルス幅変動の恥響を

推定できる。

いま，３ｄＢ低下周波数£のガウス形帯域制限がある場合のパルス幅変動（土∠ＩＴ）によって

生ずる符号間干渉量（ρ。。ｔ）を求めると

ρ・ｌ°２〔４マ＝２ｙ－ｓ（ｘ’十∂）｝－べこｚ２ｒｓ｛ｘ’－∂｝〕 （４．６）

となる。ただし，ｘ’＝ｔｌＴ，８＝∠＾ＴＩＴ，ｍ＝２ｆｃＴでありφ。，は誤差関数である。タイミング

エラーについても同様に符号間干渉として考えることができる。従って，これらすべての要因を

単一の符号間干渉量（ズ）としてまとめると，このときのＥｙｅＡｐｅｒｔｕｒｅの開きは（１－ズ）とな

る。次に角度誤差要因について考える。これは式（４．３）及び（４．４）で明らかにしたようにθｅ≒

Ｏのときは出力がＣＯＳ９ｅだけ減少し，かつ直交する他チャネルの成分（ｓｉｎｉ９。）が干渉信号とな

って劣化を与える。更に識別不確定幅のような要因（ｚ）は広義のＥｙｅＡｐｅｒｔｕｒｅの劣化と考え

てよいので，これから上記の３つの要因によりＥｙｅの開きｊは

ｄ＝Ｏ―ｘ）ｃｏｓ０ｅ一ｓｉｎθ。一ｚ （４．７）

となる。さて４相差動位相変調同期検波方式において１０－９の符号誤り率を得るための所要ＣＩＮ

（ＣａｒｒｉｅｒｔｏＮｏｉｓｅＲａｔｉｏ）の理論値は１５．７２ｄＢであるので，式：，（４．７）のようなＥｙｅの劣化が

ある場合の所要Ｃ／Ｎは次のようになる。，

９５



Ｍヽ（ｄＢ）＝１５．７２－２０ｌｏｇｄ－０．８ （４．８）

ここで定数０．８はパルスパターンの影響を表わしている。すなわち，式（４．７）は最悪Ｅｙｅに

対するものなので，実際の誤り率特性を求めるには，その生起確率を求め誤り率への寄与を考え

ねばならない。ここでは隣接する両パルス及びその幅変動の生起確率ならびに他チャネルの同じ

タイムスロットのパルスの生起確率を考え，最悪パターンの発生確率を（１／２）５とし，０．８ｄＢを

差引いた。また，式（４．８）の皿には雑音的要因に還元できる劣化要因ｇが含まれているの

で，純粋な雑音成分ｊ＼Ｆｔｈは式（４．９）のようになる。

Ｎｔｈ＝１０１０ｇ｛１０Ｎｔほｏ－１０゛／ｌｏ｝ （４．９）

これより誤り率φ（ズ。）は式（４．１０）のごとく表わされる。ただし，心＝ｊ／（１０Ｎｔｌ＼ｏ）である。

φ（心）＝
２

／２Ｆ
万 ｅ‾哨２ｄｔ （４．１０）

次に具体的な２，３の設計例を表４．１に示す。

設計例１は高速変復調回路としてかなり理想的なものであり，設計例２は抽出搬送波角度誤差

の規格を少しゆるめたものである。ただし，上記の設計例２における各劣化要因の配分値は単な

る従来技術の延長のみでは得られないものが多いので，後に述べるように変調回路・識別再生回

路・搬送波同期回路などに新たな回路を採用して要求を満たしている。

設計例３は，変調回路と搬送波同期回路に従来技術を採用した場合を対象としている。すなわ

ち，変調回路には径路差切換形のものを（５）搬送波同期回路には定常位相誤差抑圧のための無定

位制御機能（６）を付加しないものを仮定している。

また，設計例１から３までについてのＣ／Ｎ対符号誤り率特性を，帯域制限がない場合の理論

値と合わせて図４．１に示す。

４．３高速変復調回路の構成法

一般に位相変調器あるいは位相復調器は，ダイオード回路をはさんで，ベースバンドパルス回

路と搬送波パルス回路から構成されている。高速変復調回路の場合には，これら各回路間を信号

（ここではベースバンドパルスと搬送波パルスのほか，ダイオードの非線形動作によって生じる

これらの高調波成分をも指す）が伝搬する時間が無視できなくなるので，多重反射による不要波

発生が問題となる。この不要波の発生をできるだけ抑えるために，以下のような注意を払うべき

である。

―９６―
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図４．１設計例に対する符号誤り率特性

（ｉ）回路間の結合あるいは回路を構成する素子間の結合をなるべく短い距離にする。

（ｉｉ）結合線路がある場合には，その両端あるいは少なくとも片端のインピーダンス整合をなる

べくよくする。

ここで（ｉ）は回路の中の浮遊容量あるｙは浮遊インダクタンスをなるべく少なくする意味でも

有効である。（ｉｉ）の観点からは，ベースバンド信号と搬送波帯信号を分離するろ波回路や信号分

配回路に，定抵抗回路の一種である整合分波回路やパラレルライン形方向性結合器を用いるのが

望ましい（７）。

また，回路の実現に当っては，搬送波周波数帯の回路の大部分にセラミックス基板の裏面をア

ース導体とするマイクロストリップ回路を用いるのが，特性の再現性がよいことや，上面への電

磁界漏れが少なく多くの回路を並べても相互干渉が少ないことなどの特長があり有利である。ベ

ースバンド帯の回路については，信号の処理や操作を行なうことからある程度以上の信号電圧レ

ベルを必要とするため，高速性を損わない程度に負荷抵抗を比較的高く（５０～数百Ω）選ぶこと

が多く，この場合には浮遊インダクタンスよりも浮遊容量が性能に支配的に影響するので，セラ

ミックス基板の裏面にアース導体を付けない方がよい。

４．３．１変調回路の構成法

ミリ波導波管伝送方式用の変調回路設計にあたってとくに注意を払ったのは，いかにしてひず

みの少ない変調信号を得るかという点であり，それを具体的に示すと以下のようになる（８）。

（ｉ）パル不幅変動を極力小さくする。

（ｉｉ）変調信号（４００Ｍｂ／ｓ，ＮＲＺ信舶と被変調信号（１．７ＧＨｚ）のスペクトラムの相互干渉を
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２

川

計例３－

Ｘ

＼

＼設計伊

＼

＼■言十

χ限界値。。

●

５ヌ

＼

－

ｌ



極力小さくする。

（ｉｉｉ）直交成分の発生が小さい回路を実現する。

（ｉｖ）変調角度誤差，振幅偏差を小さくする。

（Ｖ）立上り・立下り時間を総合の帯域制限に影響を与えない程度に早くする。

（ｖｉ）全体の回路構成にあたっては被変調信号だけでなく変調信号に対しても整合性をよくす

る。すなわちＤＣ～２．２ＧＨｚにわたって整合をとる。

一般に４相位相変調回路は２相位相変調波を２つ合成して得られることが知られており，２相

変調器を２個縦続接続する直列形，あるいは並列接続する並列形の構成法のいずれかがとられて

いる（９）。２つの形式にはそれぞれ特長があるが，高速搬送波ディジタル回路では，耐ひずみ特性

の良好な変復調回路を構成するという設計方針に従い，波形ひずみが少ないと考えられる並列形

を用いる方がよい。図４．２（ａ）にその構成を示す。マイクロ波帯の変調器には，図４．３に示すよう

な径路差切換原理を用いた変調器が一般によく用いられており，代表的なものに通過形および反

射形の２種類がある（９）。しかし，これらの回路はベースバンド信号に対して平衡していないので，

ベースバンド信号の高調波成分が搬送波パルス側へもれ込み不要波となる。また，径路差切換原

理による変調を行なっているのでパルス幅変動を避けられないという欠点があり，低い周波数帯

での高速変調には適していない（５）。

ＩＦ搬送
入力

パルス入力１

パルス入力２

（ａ）

ツゴ 翻已

４相ＰＳＫ

変調出力

匈
㈲

パルス入力

（ｂ）

４相位相変調器

Ｏ－ｘスイッチ（リング変調器）

図４．２リング変調器を用いた４相位相変調器
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．ｑｓ．ａｊ●ｓゝスイッチ

波
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π／２０－ｎ
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図４．３径路差切換形変調器

Ｃ：キャリア

Ｐ：ベースバンドパルス

これに対し，リング変調器（図４．２（ｂ）に示す），コーワン変調器，スター変調器等によって代表

される２重（あるいは１重）平衡形変調器はベースバンドパルスと搬送波パルスの両側（あるい

は片側）に対して平衡がとられているので，不要波の漏えいがないほか，原理的にパルス幅変動

の発生がないという利点がある（５）。

コアを用いたリング変調器は，従来ＶＨＦ帯で賞用されてきたが，マイクロ波帯でこれを実現

した例はなかった。しかし文献（１０）において低レベルの駆動パルスによって立上り時間が速く，

かつ振幅偏差・位相誤差の小さな搬送波パルスが得られることが判明したので，これを積極的に

導入することとした。

また，この変調器は直交成分の発生も少ないことが実験的に確認されており，これを用いるこ

とによって設計方針の（ｉ）～（Ｖ）を同時に満たすことが可能となった。リング変調器は集中定数素

子回路であるが，ストリップライン回路にマウントしてハイブリッドＩＣ化することが可能であ

り，この場合，とくに調整に留意しなくても良好な特性が得られるのでＩＣ化に有効であると考

えられる。

また，図４．２の分配回路には先に述べた理由からパラレルライン形３ｄＢ方向性結合器を用い

ている。またパラレルライン形方向性結合器の２つの出力端子の間にはπ／２の位相差があるので，

２つの２相位相変調器を直交させるための移相器をこれに兼用させることができる。信号の合成

にあたっては，２つの２相位相変調器相互間のまわりこみによるエコーをさけるため１．７ＧＨｚ±

５００ＭＨｚ以上の周波数範囲で大きなアイソレーション特性を有するｙ分岐形ハイブリッドを用

りゝた（１１）ｏ

さらに変調器駆動用パルス増幅器にリタイミング機能をもたせ，２系列の４００Ｍｂ／ｓのベース

バンドパルス間に±５００ｐｓ程度の位相ずれがあっても正確な変調動作が行なえるようにし，他

装置どの接続条件をゆるやかにするとともにパルス幅変動に対する要求を満たすよう配慮した。
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４．３．２復調回路の構成法

復調回路はいくつかの機能回路から成立っており，図４．４のようなブロック図で示される。す

なわち，４相ＰＳＫ信号を位相検波・増幅し，２系列のベースバンドパルスを得る回路，これ倉

識別再生する識別回路，復調用の基準搬送波を得るための基準搬送波抽出回路などである。以下

に，それぞれの設計方針と回路構成を述べる。

ＰＳＫ

モニタ

図４．４復調再生回路構成図

ＰＣＭＩ

出力

ＰＣＭ２

出力

（１）４相位相復調器の構成法

４相位相復調器（検波器と直流増幅器を含む）では，搬送波信号とベースバンドパルス信号が

混在して復調動作が行なわれるので，回路間の整合について十分配慮することが必要である。復

調器の実現にあたって留意したのは，以下の３点である。

（０１．７ＧＨｚ±４００ＭＨｚ，あるいはＤＣ～４００ＭＨｚにわたる平担で広帯域な振幅・遅延周波

数特性の実現。

（ｉｉ）２つの検波器間の相互干渉および回路間の不整合による耳コーの抑圧。

バｉｉｉ）温度変動に対する安定化をはかる。

従来，ＰＳＫ信号の検波器としては分布定数形の回路が用いられてきた。しかしここでは，（ｉ）

～（ｉｉ）の条件を満たすため，変調回路に使用したのと同様のリング変調器を用いた。リング変調

器は集中定数回路であり，分布定数形の検波器にくらべ広帯域特性が得やすく，また二重平衡回

路であるため，ＰＳＫ入力端子，基準搬送入力端子，ベースバンド信号出力端子それぞれの間の

アイソレーションがとれ，多重反射による不要波の発生を少なくすることが容易であるからであ

る。ただし，実際には１．７ＧＨｚというマイクロ波帯のリング変調器であるため，ベースバンド

信号端子への搬送波信号の漏えいが無視できないものになる（アイソレーションは１５ｄＢ程度

－１００－

位相直流識別
検波器増幅器再生器
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タイミング検波器増幅器再生器

再生回路π／２移相モニタ

識別再生器へ
基準搬送波同期回路



である）。そこで漏えい波が多重反射して不要波の原因とならないよう定抵抗回路の１つである

整合分波回路をベースバンド出力端子に使用している（１１）。また同様の理由から位相検波器の入力

側信号分割回路には，パラレルライン形方向性結合器を用いている。

さて直流増幅器は，４００ＭＢＮＲＺパルスをひずみ少なく伝送するため，直流から約５００ＭＨｚ

という非常に広帯域な特性を持つ必要があり，しかも直流ドリフトはパルス識別のしきい値変動

と等価であるからこれも十分小さくする必要がある。このような要求を満たすために，方が数

ＧＨｚの超高周波トランジスタ２個を同一パッケージに封入したペアトランジスタを使用し平衡

接続とし，温度あるいは電源電圧変動による直流ドリフトがなるべくなくなるようにし，（ｉｉｉ）の

要求条件を満足させることとした。

（２）識別再生回路の構成法

識別再生回路には識別不確定の電圧幅およびしきい値レベル変動がなるべく小さいこと，また

出力パルスのシックの少ないことが要求され，超高速パルス回路の場合には回路構成にかなりの

工夫を要する。

高速の識別再生回路を実現する方法には，識別素子としてトンネルダイオード対を用いるもの

とトランジスタを用いるものの２種類が考えられる。前者は，すでに４００ＭＢ４相ＰＳＫ信号用

の高速識別回路として検討が行なわれており，検波ダイオードとトンネルダイオード対を低抵抗

てで接続し検波電流を直接識別する回路構成ととることによって，識別不確定幅±２．５％以内とい

う良好な特性が実現できることが確認されている（１）（９）。しかし，トンネルダイオードは２端子素

子であり，取扱いがむずかしいことや，ＩＣ化しにくい等の問題があるうえ，信頼度についても

完全な保証を得るには至っていないという不安がある。

従来，高速識別再生回路にトンネルダイオードが用いられてきた理由としては，

（Ｏ高速スイッチングトランジスタの開発が十分でなく，高速スイッチング素子としてはト

ンネルダイオードを用いる以外に方法がなかった。

（ｉｉ）トランジスタ識別回路を４００ＭＨｚ帯で実現しようとすると識別不確定幅が，かなり大

きな値となるので，検波器との間に低ドリフトの広帯域直流増幅器をそう人してこれを補

償する必要がある。しかし，高周波トランジスタの開発が十分でなく実現性に不安があった。

などがあげられる。しかし，その後，高速スイッチングトランジスタの性能および製造技術がい

ちじるしい発展をとげたため，上記（ｉ），（ｉｉ）の問題点は必然的に解決されるに至った。とくに高

速スイッチングトランジスタにおいてもペアトランジスタが容易に得られるようになったため，

回路の特性向上がいっそう進められるとともに信頼度の向上をはかることが可能となった。また

トランジスタはＩＣ化により適した形態であると考えられる。

－１０１－



これまでに述べた理由から識別再生回路には高速ペアスイッチングトランジスタを用いること

とした。

識別再生回路の設計に対する基本的考え方は以下のとおりである。

（Ｏ識別不確定幅・しきい値レベル変動を小さくする。

（ｉＯ瞬時サンプリングに近い動作を実現する。

（ｉｉｉ）温度変動や電圧変動に対する安定化をはかる。

このため項３．４．１で述べたと同様に識別再生回路を平衡形で構成することとした。これにより，

温度や電圧変動に対する安定化がはかられると同時に識別器の感度を不平衡形に対して２倍に上

げることができるので有効である。

またペアトランジスタを用いることは（ｉｉｉ）の条件に対しても有効である。

（３）基準搬送波同期回路の構成法

４００ＭＢという高速変復調信号を取扱うことを考慮し，再変調比較形の搬送波同期回路を用い

た。この場合，帰還ループの一巡遅延時間の影響により，引込み周波数範囲が狭められるので，

要求される引込み周波数範囲を確保できない（６）（１２）。また，定常位相誤差についても，±１４ＭＨｚ

の入力周波数変動およびＯ°Ｃ～４０°Ｃの温度変動に対して±４°以下を満たすことは難しい。そこ

で３章に詳述したようにループに並列に積分器をそう人し，無定位制御により位相誤差を抑圧す

ると共に，積分器としてディジタル形の可逆カウンタを用い，これに掃引回路をも兼用させて引

込み周波数範囲の拡大をはかった。

４．４試作変復調回路の特性

４．４．１変調回路の特性

（Ｏ変調特性

変調器のスイッチング静特性は図４．５に示すとおりである。変調電圧に対する位相変化はかな

り急激であり，同一位相から逆位相へ（Ｏ－πスイッチ）ご鋭角状のスイッチ特性を示している一方

振幅変化は比較的ゆるやかな傾斜の直線状になっている。このことから，パルス駆動を行なった

とき，搬送波の包絡線はパルスの電圧波形にほぼそって変化し，位相の切替点近くにおいても直

交成分の発生の少ない非常に性能のよいＯ－πスイッチ動作が期待できることがわかる。

図４．６に位相変調器の変調位相誤差と変調振幅偏差を周囲温度Ｏ～４０°Ｃに対して測定した結果

を示す。これからリング・変調器は，変調出力の位相および振幅の偏差が小さく，しかも温度変化

に対してきわめて安定であることが確認された。図４．７に示した波形写真は，変調出力における

Ｏ相－π相－Ｏ相の変化をしている単一パルスに対する同期包絡線波形である。この写真からパ

―１０２―
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ルスの立上り立下り時間は約０．５ｎｓであることが読みとれる、またこの波形の縦方向電圧を十

分に拡大して、単一パルス前後の不要波・エコーを観測することにより、このレベルがパルスの

最大値に比較して－３２ｄＢ以下であることが確認できた。このことは先に述べた不要波発生抑圧

の手法が有効であることを示していると考えてよい。また変調波のパルス幅変動に関しては、１５

段擬似ランダムパルスによるアイパターンの観測から、その値が十分小さいことがわかった。

Ｏｉ）変調器駆動用パルス増幅器

変調用の２系列のベースバンドパルスと、タイミンダ波の位相関係が正規の状態から偏移して

も正しい変調が行なわれるよう、ここではリタイミンダ機能を有するパルス増幅器を変調器駆動

用として用いており、図４．８に示すように入力位相余裕±６５０ｐｓ、パルス幅変動±７５ｐｓ、立

上り・立下り時間５００ｐｓの良好なパルス増幅器を実現している（１３）。図４．９に変調回路外観を

示す。

Ｈ：２００ｐｓ／ｄｉｖ

ｖ：５００ｍＶ／ｄｉｖ

図４．８リタイミングパルス増幅器の特性
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図４．９変調回路の外観

４．４．２復調回路の特性

（Ｉ）４相位相検波器・直流増幅器の特性

リング形位相検波器の振幅周波数特性ならびに復調回路の受信入力端子から識別再生器入力端

子までの振幅遅延周波数特性を図４．１０に示す。これから１．７ＧＨｚ±４００ＭＨｚという広帯域にも

かかわらず、平坦な特性が得られていることがわかる。また、温度変動に対しても安定であるこ

とがわかる。図４．１１に実際の回路構成の一例を示す。

（Ｈ）識別再生回路の特性

識別再生回路の識別不確定幅（出力パルスのジッタが１５０ｐｓ以上となったときを識別不確定

と定義する（１４））は２０ｍｖ以下、しきい値のドリフトは周囲温度Ｏ°Ｃ～４０°Ｃにおいて５ｍｖ以

下であった。図４．１２は標準レベルのパルスを識別器に加え、タイミングクロックの識別時間位置を

ずらして、識別不確定幅としきい値電圧を測定した結果である。人力信号の速い変化に対しても

波形に追随した識別動作を行なっており、これから識別動作がほぽ瞬時サンプリングに近いこと

がわかる。図４．１３は復調回路総合の識別不確定幅としきい値変動特性を、途中にＯ相からπ相へ

の変換を１つ含んだ９ビヽｙトパターンについて測定したものである（９）。この特性は、識別再生回

路の特性はもちろんＩＦ回路の位相ドリフト、位相検波器および直流増幅器のドリフト、さらに
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図４．１３識別不確定幅・しきい値変動

はＰＳＫ変調器をはじめ伝送系全体がらきまる波形のくずれによる影響をも含んだものである。

この測定結果にみるとおり，温度特性をも含めて良好な特性を示しており，これはとりもなおさ

ず，復調回路全体が良好な動作特性を示していると考えてよい。

（ｍ）搬送波同期回路の特性

３章で述べたように，定常位相誤差特性引込み特性，雑音特性にすぐれ，かつ安定な動作特性

を有する回路が実現できる。

４．４．３総合動作特性

変調部と復調部を３ｄＢ低下５４０ＭＨｚ幅の５段トムソンフィルタを介して接続し測定した符

号誤り率は図４．１４のとおりである。伝送路に帯域制限がない場合の理想値からのＣ／Ｎ（無変調

搬送波電力対熱雑音電力）劣化は，誤り率１０－９の点で，常温では約０．８ｄＢ，０～４０°Ｃの温度範

囲において最悪１．３ｄＢである。

図４．１５は復調部直流増幅器のモニタ端子で観測したアイダイヤグラムであり，先の符号誤り率

特性がよいことを裏付けるに足る特性である。図４．１６は復調部の入力レベル変動に対するＣＩＮ

劣化特性であり，６ｄＢの変化に対して０．６ｄＢ程度とかなり安定であることがわかる。これは各

回路の動作が良好なのはもちろんであるが，特に識別不確定幅が非常に小さいためと考えられる。

また，入力ＩＦ周波数を変えた場合のＣ７Ｎ劣化は±２０ＭＨｚの変化に対して０．２ｄＢの変化幅

に収まっており，復調部，特に基準搬送波再生回路の無定位制御が良好であることを示している（６）。

以上の特性から，各回路は，４０３ＭＢ４相ＰＳＫという高速の変復調にもかかわらず，ほぼ設

計どおりの動作を行なっており，しかも極めて安定であることが確認できた。図４．１７に変復調盤
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のブロック図を図４．１８にその外観を示す。

また、これらの回路技術とミリ波送受仁変換技術

装置を構成し、１５．３ｋｍ長の導波管線路仝川いて８０６Ｍｂ／ｓ４相ＰＳＫ信号の伝送実験を行なっ

た（１５）－（１８）。伝送実験で得られた符号誤り率特性のヒストグラム童図４．１９に示す。線路歪雑音、残
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翠：

１０

５

ＡＢ

図４．１９区間符号誤り率１０９を与える

Ｃ／Ｎ値のヒストグラム

Ｃ／Ｎ（ｄＢ）

留遅延歪などの影響により，変復調折返し特性にくらべて所要ＣＩＮが増加しているが，設計目

標を満たす，良好な特性が得られていることがわかる。また，７０時間にわたる連続運転試験を行

ない安定な動作を示すことを確めた。その様子を図４．２０に示す。

４．６まとめ

高速ディジタル位相変復調回路の動作に影響を与える要因について統一的・定量的に分析し，

上記回路の一般的な設計法を明らかにした。

また，上記結果の妥当性を確認するため，１．７ＧＨｚ帯において４０３ＭＢ４相ＰＳＫ同期検波方

式の変復調回路を試作し良好な結果を得た。試作に当っては各劣化要因をできるだけ小さく抑え

るため，以下のような設計を行なった。すなわち，二重平衡形リング変調器を用い波形ひずゐや

“ルス幅変動が少なく，かつ立上り・立下り時間の速い変調波を得た。また，回路内エコー呻不

要波抑圧の観点からパラレルライン形方向性結合器や整合分波回路が有効であることを指摘し，

これを使用した。

一方，復調部では，識別再生器の高感炭化を図ると共に，予想される周波数変動に対して安定

な復調を行なえるよう位相同期回路に無定位制御と掃引の両機能を有するディジタル可逆カウン

タを付加し，引込み周波数範囲の拡大と定常位相誤差の抑圧を図った。

これらの考案の結果，変調部と復調部を３ｄＢ低下５４０ＭＨｚ幅の５段トムソンフィリレタを介

して接続したときの符号誤り率特性は，伝送路に帯域制限がない場合の理想値からのＣ／Ⅳ劣化

が，誤り率１０－９の点で常温では約０．８ｄＢ，０°Ｃ～４０°Ｃの温度範囲において最悪１．３ｄＢという
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良好なものであった。また，レベルや周波数の変動に対しても安定に動作することを確認した。

さらに，送受信盤，遅延等化盤等とともに中継装置を構成し，ミリ波導波管を用いた伝送実験

を行ない，高速ディジタル信号の伝送が可能なことを立証した。

本論文で述べた理論的・実験的検討結果は高速変復調回路の一般的な設計法を与えるものであ

り，準ミリ波やミリ波などの高速搬送波ＰＣＭ方式に広く適用できるほか，より高速（例えば

８００ＭＢ４相ＰＳＫ）の変復調回路実現の可能性があると考える。
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第５章高速多値振幅位相変調方式

５．１まえがき

近年，マイクロ波，準ミリ波，ミリ波などを用いる通信方式において高速ディジタル伝送技術

は非常に重要なものとなってきた。

また，このような方式では限られた伝送周波数帯域内でより多くの情報をいかに能率よく伝送

するかということが伝送方式設計上の重要な課題の１つとなっている。

従来，搬送波ディジタル伝送方式においては，このような目的にかなった変復調方式として４

相位相変調同期検波方式を広く用いてきた。しかし，近年，画像，データ信号などの情報の多様

化と増加，ならびに国内マイクロ回線網の桐密化に伴ない，伝送周波数帯域のさらに効率的な利

用が要求されるようになってきた。

その１つの方向として４相以上の多相位相変調や多値振幅変調によって周波数利用効率を高め

ることが試みられているが（１）（２）単に位相あるいは振幅だけの一次元的な多レベル化では真に伝

送周波数帯域を効率的に利用することは難かしい。例えば，位相変調方式では多相化をはかるこ

とにより伝送帯域を増さずに情報伝送量を増加させることができるが，相数を増すに従って一定

の符号誤り率を得るために必要なＣｌＮ（搬送波電力対雑音電力比）が急激に増大するため，単

に相数を増すことによって多重度を上げる方法は，方式設計上，必ずしも得策とは言えないから

である。

１９６０年代にＣａｈｎ，Ｈａｎｃｏｃｋ，Ｌｕｃｋｙらによって提案された振幅位相変調方式（Ａｍｐｌｉｔｕｄｅ

ａｎｄＰｈａｓｅＳｈｉｆｔＫｅｙｉｎｇ）は（３）（４）振幅と位相の二次元的な多レベル化を行なうことによって，

これらの問題を解決しようとしたものであり，これまでに種々の信号点配置を有する振幅位相変

調方式が考案されてきた。また，その後の検討により，８レベル以上の場合には単なる位相変調

方式や振幅変調方式にくらべて振幅位相変調方式の方が効率のよい変調方式であることが明らか

にされている。

しかし，振幅位相変調方式は変調ならびに復調における信号処理技術が複雑であるため，これ

を高速ディジタル伝送方式に適用する事は困難であるとされていた。すなわち高速化にあたって

の問題点として以下のようなものが考えられた。

（１）マイクロ波やミリ波通信のような高周波帯で高速ディジタル伝送を行なう方式では，高性

能な多値識別回路や，正確な多レベルの振幅あるいは位相変調回路を実現することが難しい。

（２）２値信号を多値化する場合，あるいは多値信号を２値化する場合に複雑な高速論理演算を

行なう必要があるため，システム規模が大きくなり，その信頼性が低下する可能性がある。
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（３）振幅位相変調信号から安定な同期検波用の基準搬送波を再生するために複雑な回路を必要

とする。

最近に至って衛星通信回線やデータ回線における周波数有効利用や高速データ信号の伝送など

を目的として振幅位相変調を用いた２～３の報告がなされているが，（５）（６）これらの報告では振幅

位相変調方式の採用に伴なって生ずる変復調回路の複雑化を高密度集積回路の使用によって避け

ており，回路構成の複雑化という問題を解決しているわけではない。また，集積回路を使用した

ことにより，数ＭＢ以下の変調速度を有する伝送方式にしか適用できないという難点があった。

本章の目的は，上記のような困難を解決し，マイクロ波やミリ波を用いる高速ディジタル伝送

方式に周波数利用効率の秀れた高速の振幅位相変調方式を導入しようとするものである。すなわ

ち，重畳変調という新たな概念を発案し，これにもとづいた新しい変復調回路の構成法を提案す

るとともに（７），１６値振幅位相変調方式の場合を例にとって，その原理と特長，符号誤り率特性，

帯域制限特性，位相同期回路の設計法について述べたものである。

また，搬送周波数１．７ＧＨｚ，変調速度１００ＭＢにおける１６値伝送（情報伝送速度４００Ｍｂ／ｓ）

の変復調折返しの実験結果について述べ，基本的な特性が良好であることを述べると共に，さら

に，変調速度４００ＭＢでの同様の実験結果を述べ，１．６Ｇｂ／ｓ伝送が可能であることを示した。

その結果，比較的簡易な構成で高速の振幅位相変調方式用変復調回路が実現可能なことを明らか

にした。

５．２変復調方式の比較

これまでに，種々の形の信号配置をもつ多値振幅位相変調が提案されているが，以下ではその

代表的な幾つかの信号配置について，多値振幅変調，多値位相変調を含めて符号誤り率特性，チ

ャンネル容量の観点から比較を行なう。

５．２．１信号配置と符号誤り率特性

多値振幅位相変調の信号配置には種々のものがあるが，これらは大きく４つのカテゴリにに分

類できる（６）。すなわち，（ａ）Ｃｉｒｃｕｌａｒｔｙｐｅ，（ｂ）Ｔｒｉａｎｇｕｌａｒｔｙｐｅ，（ｃ）Ｒｅｃｔａｎｇｕｌａｒｔｙｐｅ，（ｄ）

Ｈｅｘａｇｏｎａｌｔｙｐｅの４つである。いま，多値数が１６（あるいはアルファベットサイズが１６）の場合

について，これらの代表的な信号配値を図５．ヽ１に示す。同図には１６相位相変調ならびに１６レベル

振幅変調をも合わせて示した。

これらの信号配置の優劣を論ずる場合の基準の１つに誤り率特性を用

Ｖミ

るのは伝送方式設計の

観点から妥当である。文献（６）によればごアルファベットサイズがだの振幅位相変調信号のシンボ

－１１６－



（ａ）振幅変調

（ｃ）Ｒｅｃｔａｎｇｕｌａｒ

（ｅ）Ｈｅｘａｇｏｎａｌ

（ｂ）位相変調

（ｄ）Ｔｒｉａｎｓｕｌａｒ

（ｆ）Ｃｉｒｃｕｌａｒ

図５．１代表的々変調方式の信号配置

１１７－
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ル誤り率？εは次式で表わされる

謔厚０ ｅｘｐ｛－｜Ｓ．－Ｓｉ｜７４♂）

ご＼Ｓｉ－Ｓｊ＼／／２＾
（５．１）

ここでＳ，＝α汁μ・ｉ（ｉ＝１……Ｍ）であり各信号点のシグナルスペースダイヤグラム上のベ

クトル表示である。♂はガウス雑音電力を示す。（５．１）を図５．１の各信号配置に対して計算した

結果を図５．２に示す。Ｓ／Ｎを平均電力で考えるかピーク電力で考えるかによって結果が多少異

なるが，Ｃｉｒｃｕｌａｒ→Ｔｒｉａｎｇｕｌａｒ→Ｒｅｃｔａｎｇｕｌａｒ→Ｈｅｘａｇｏｎａｌの順に次第に誤り率特性が劣化

していくことがわかる。この傾向はアルファベットサイズμを大きくしても小さくしてもほとん

・Ｉｉｂ
ど変らない（６）。そこで，比較的計算が容易なＲｅｃｔａｎｇｕｌａｒにｊついてガを変えたときの誤り率特

性の劣化の様子を位相変調，振幅変調をも含めて図５．３に示す（７）。この計算では復調方法として

同期検波瞬時識別を仮定し，シグナルスペースダイアグラム上における信号点間の最短距離が熱

雑音に対する余裕に近似的に比例するものと考えて，２相位相変調方式から・のＳ／ｙ劣化を求め

ている。図から明らかなように訂を増大する場合には，単に振幅や位相のみの１次元的な多レベ

ル化あるいは多相化はガの増加と共に著しく不利になることがわかる。

１（ｊ｀２

絣
（
Ｊ
＾
’
Ｕ
’

．＊
／
Ｃ
／
Ｃ
－

１（ｉ゛

１貼¬廿一治

平均ＳＮＲ（ｄＢ）

図５．２代表的ヵ：ＡＰＳＫの比較（６）
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－１０

０
０
々
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ａ
Ｐ
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Ｐ
３
０
１
０
２

－４０

２ ５ １０ ５０

レベル数（Ｎ）

１００

図５．３伝送レベル数と信号点間距離（ｄ）との関係

５００

５．２．２チャンネル容量

変調方式の比較のもう１つの目安は単位伝送帯域あたりのビット数で表わした伝送速度である。

すなわち，シャノンの定理によれば平均信号電力と相加的な白色ガウス雑音が与えられた場合，

帯域制限されたチャンネルの容量Ｃは次式で与えられる。

Ｃ＝ｌｙｌｏｇ２（１十一ル）
（５．２）

ここで，ｒは単位利得を持ち，周波数範囲Ｗ（Ｕｚ）にて直線的な位相特性を持ち，他の周波

数に対しては利得が零であるような帯域で定義される。振幅位相変調と位相変調に対し単位帯域

あたりのチャンネル容量ｃ／ｗをシャノンの限界と比較したものを図５．４に示す（４）（８）。

これから，高Ｓ／Ｎが得られれば，振幅位相変調を用いてチャンネルのより効率のよい使用が

可能であること，およびＳ／Ｎが１１ｄＢ以下では位相変調が有利であることがわかる。

以上のことから，振幅位相変調方式はシンボルあたり３ビットの情報をもつ場合に・は位相変調，

振幅変調にくらべ常に効率めよい変調方式であると結論できる。一方，どのような信号配置を有

する振幅位相変調が良いかは上記の結論と回路構成の容易さから決めるべきのものである。以下

では重畳変調という考えを用いることによりＲｅｃｔａｎｇｕｌａｒ型の信号配置が実現でき，かつこれ

が高速パルス伝送に適すると共に，容易にアルファベットサイズを拡大できることを述べる。

―１１９－
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＾

０

２

ＱＡＭ
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１０２０３０

１０’４のピット誤りボに対する平均信号電力対雑音比

図５．４平均信号電力を一定とした時の変復調

方式の比較（８）

（ｄＢ：

５．３重畳変調の原理・＝

５．２節で振幅位相変調方式が周波数使用効率が優れていることを述べた。本節では重畳変調の

原理を用いることにより，振幅位相変調が容易に実現できることを１６値伝送の場合を例にとり示

す（９）‾（１１）ｏ

５．３．１変調方法‥

図５．５に１６値重畳変調回路の２種類の構成例を示す（９）－（ｎ）。同図（ａ）は２つの４相位相変調回路

を並列接続する方法であり，（ｂ）は直列接続する方法である。いずれの回路構成をとっても１６値の

振幅位相変調信号が得られるが，直列接続形ではご４相位相変調回路ｎで生じた広帯域なスペク

トラムを有する位相変調信号を４相位相変調回路Ｉで再び変調するため歪の少ない振幅位相変調

信号を得るには，４相位相変調回路Ｉの通過損失（あるいは遅延）周波数特性が広い帯域内で平

坦であることが必要となる。したがって，実用的な点からは同図（ａ）の並列接続形が望ましい。

以下では図５．５（ａ）の構成にもとづいて変調の動作原理を述べる。

４相位相変調回路Ｉの出力を第１パス信号ＳＩμ）・と呼ぶものとすると，ＳＡｔ）はよく知られて

いるように次式で表わされる。

１２０－

．７｀Ｓ１６

＼

／で

／

８トとがＬ．゛

乖タ

ッベ

＾ＦＭ

ノぐ
ぞ

，

８‘

♂



ベースバンドパルス入力端子

ペースバンドパルス入力端子

（ａ）並列接続形

ペース・゛ンドパルス入力端子

（ｂ）直列接続形

図５．５変調回路の構成

Ｓｌｉｔ）＝の１ｓｉｎ（�十θ）十ゐ，ｌｃｏｓ（�十∂）

変調信号出力端子

変調信号出が端子

（５．３）

ここでα，１，ゐ１；ベースバンドパルス入力端子１，２へのパルス信号

１あるいは－１

また，その信号ベクトル図は図５．６（ａ）のようになる。同様に他の２系列のベースバンドパルス

信号３，４によって４相位相変調回路ＩＩを駆動し，得られた位相変調信号の振幅を減衰器で適当

に減衰させると図５．６（ｂ）に示す信号ベクトルが得られる。これらの信号を第２パス信号Ｓ２（ｔ）と

呼ぶものとすると√Ｓ２Ｕ）は次式で表わされる。

Ｓ２（Ｚ）＝αα，２ｓｉｎ（�十θ）十ａｈ？ＣＯＳ（�十∂） （５．４）

ここでα：減衰器の減衰量

α２Ａ２：ベースバンドパルス入力端子３，４の入力，１あるいは－１

―１２１－

３４１２

１送波源変調イ２

４相位相４相位相へ変調回路ｎ変調回路Ｉ

１２

ｌ送波源
４相位相変調信号

ヘノ変調回路Ｉ

４相位相

変調回路ｎ

３



（ａ） 第１パスの変調信号Ｓ，（ｔ）

（ｂ）第２パスの変調信号Ｓ２（ｔ）

（ｃ）１６値重畳変調信号Ｓ（ｔ）

図５．６１６値重畳変調信号のベクトル図

したがって第１パス信号と第２パス信号を同位相でベクトル加算することにより図５．６（ｃ）に示

す信号ベクトル配置を有する１６値振幅位相変調信号Ｓ（ｔ）が得られる。

Ｓｉｔ）＝Ｓ．｛ｔ）十Ｓ２｛ｔ）

＝（�十α�）ｓｉｎ｛＜ｏｔ十θ）十（屁十ａｂｉ）ｃｏｓ｛（ｏｔ十∂）

（５．５）

αは減衰器の減衰量を変えることにより自由に選択できるが，αが０．５の場合は従来からよく

知られている４レベルＱＡＭ（ＱｕａｄｒａｔｕｒｅＡＭ）と同様の信号ベクトル配置となることが容易に

わかる。

５．３．２復調方法

１６値重畳変調信号は図５．６（ｃ）からも明らかなように振幅の大きな第１パス信号に振幅の小さな

第２パス信号がベクトル的に重畳した形となっている。ここで提案する復調方法は，このような

シグナルスペースダイヤグラムの特徴をとらえ，第２パス信号を第１パス信号に対する一種の干

渉波とみなして復調を行なうものである。すなわち，まず振幅の大きな第１パス信号を，４相位

相変調信号に干渉波が重畳されたものとみなして通常の４相位相復調回路で復調する。次に受信

した１６値重畳変調信号から第１パス信号成分を取り去って第２パス信号成分を得，これを復調す

るものである。。

基本的な復調回路の構成を図５．７に示す。図中，点線で囲んだ部分は高速４相位相変調信号の

復調に用いられる再変調比較形搬送波再生回路（１２）と同一の構成である。

―１２２－
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１６値重畳

入力端子

図５．７重畳変調方式復調回路の構成

＿＿＿」

ベースパンドノりレス

出力端子

３章で明らかにしたように，再変調比較形搬送波再生回路の特徴の一つは，受信した信号と同

じ信号形式をもち，かつその搬送波位相が受信信号位相と同期した出力を再変調器出力として再

生する点にある。

いま，図５．６（ｃ）に示す１６値重畳変調信号を受信した場合を考える。この場合，先に述べたよう

に振幅の小さな第２パス信号は干渉波と考えられる。したがって，第２パス信号がランダム変調

された４相位相変調信号であれば，位相比較器の出力の直流成分は生じない。いま，再変調比較

形搬送波同期回路のループの帯域が適当に設計されているとすると第１パス信号の同期復調に対

する第２パス信号の影響は小さく，従って図５．７の搬送波再生回路は振幅の大きな第１パス信号

に位相同期し，出力端子１１，１２には図５．５のベースバンドパルス１，２に対応したパルス列が再

生されると共に，再変調器出力には図５．６（ａ）の第１パス信号が再生される。

次に，ベクトル減算回路を用いて受信した１６値重畳変調信号から再変調器出力（すなわち第１

パス信号）をベク斗ル的に減算すると，その出力として図５．６（ｂ）に示した第２パス信号が得られ

る。そこで，別に設けた４相位相復調回路により，ベクトル減算回路の出力を復調すれば，出力

端子１３，１４に図５．５のベースバンドパルス３，４に対応したパルス列が再生され，１６値重畳変調

信号の復調が完了する。

また，１６値振幅位相変調信号が第１パス信号と第２パス信号の重畳したものであるという特徴

―１２３－

タイミング信号入力端子

「‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾‾１１１

ロ・ＩＪＵ識別再生回路１１２

ｌ

再変調回路

‰

Ｉｖｃｏ，－，。，｜

１１

｜

ループフィルタ｜｜再変調比較形

｜搬送波再生回路

｜位相比較器
｜｜
＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿」

ペタトルベ‾スパふ
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４相位相
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を利用することにより幾つかの異なった復調方法を考えることができる‘１１）。以下に，そのうちの

１つについて述べる（１０）。。十

図５．７の復調回路では受信した１６値振幅位相変調信号から第１パス信号を減算する操作を搬送

波帯で行なったが，これをベース・バンド帯で行なうことも可能である。

受信した１６値振幅位相変調信号Ｓ｛ｔ）を次式で表わす。

Ｓｉｔ）＝－２１ｇｉｔ一汀）｛（�十α�）ｓｉｎ（ω１十∂）刊屁十ａｈ？－）ＣＯＳ（ｃｏｔ十θ）｝（５．６）

ここで！ｌｉｔ）は矩形パルスｈｉｔ）が伝送路で帯域制限を受けた後の波形を表わすものとする。

斗Ｚ）を図５．８に示すような復調回路で受信すると，図５．７と同様に，ベースバンドパルス出力

端子にはベースバンドパルス列Σｈｉｔ－ｉＴ）の１およびΣｈ｛ｔ－ｉＴ）ｂｉ’が得られる。一方，

４相位相検波回路では受信信号Ｓｉｔ）が互いに直交する２つの基準搬送波により復調され，その

出力として，ベースバンドパルス列Σ！ｌｉｔ－ｉＴ）（ＱＩ十αの２）およびΣｇ（Ｚ－ｔＴ）（ろ，Ｉ十α瓦２）を

生ずる。従って，ベースバンド出力端子１１，１２に得られるパルス列の一部を伝送路の伝送特性に

等しい特性を有するフィルタを介して減算回路に供給すれば，その出力には第２パス信号に対応

するパルス列Σααｉ’ｇｉｔ－ｉＴ），Σαｂｉ’ｇｉｔ－ｉＴ）が得られる。

このような形式の復調回路は図５．７の構成にくらべて以下のような利点を持つと考えられる。

（ａ）搬送波同期回路と位相検波回路を独立に構成できるので調整しやすい。

（ｂ）フィルタ等の素子が増えるが４相位相検波回路を１つ減らすことができる。

（ｃ）すべてベースバンド帯の素子で構成できるなめＩＣ化しやすく，小形化に適する。

１６重畳信号

入力端子

タイミｙダ信号入力端子

スパｙドノ４ルス

出力端子

タイミング信号入力端子

図５．８ベースバンド帯減算回路を用いた復調回路の構成
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１出］
昌に：識別再生回路１２
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搬送波滅算回路１１？：

再生回路識別再生回路１

減算回路



５。３．３重畳変調の特長

以上、述べたように重畳変調を用いることにより、基本的には従来からよく用いられてきた４

相位相変復調回路に搬

轟
でのベクトル加算（減算）回路を付加するだけで高速の多値振幅位相

変調信号の変復調が可能と＆つたが，さらに，ことような原理を採用したごとにより，以下に述

べるような新たな特長および機能を付加することができる。すなわち，

（Ｏ図５．５，図５．７に示した１６値重畳変復調回路に，さらに第３パス信号，第４パス信号・‥

…と順次付加することにより，容易に８レベルあるいは１６レベルのＱＡＭ信号に対する変復調回

路へと拡張することができる（１１）。

また，４相位相変復調回路を７値位相振幅変調回路に置換することにより，図５．９に示すよう

な４９値の高密度信号配置を有する多値位相振幅変調信号用回路を構成することも可能である。

（ｉｉ）搬送波帯でのベクトル加算は方向性結合器やハイブリッドのような線形受動回路を用い

て容易に構成できる。したがって，本回路の高速性は主として４相位相変復調回路の上限速度に

よって決定されていると考えてよい。４相位相変復調回路はＧＢ（ギガボー）程度の高速性を有

図５．９４９レベル多値振幅位相変調

の信号配置

にフゴ貿ｒ¨¨’）

―１２５－



するものが実験的に得られており‘１２），このことから超高速の多レベルＱＡＭ伝送を行ないうる可

能性がある。（１．６Ｇｂ／ｓの伝送結果については５．６節で述べる。）

（ｉｉｉ）本方式では，第１パス信号を復調する際，第２パス信号を一種の干渉信号と見倣して復

調している。したがって，第１パス信号と第２パス信号の搬送周波数および各ベースバンドパル

ス列の変調速度は必ずしも一致している必要がなく，非同期伝送が可能となる。特にベースバン

ドパルス列が非同期の場合，端局における同期多重化のための装置が不要となり，トランスペア

レッシーの良い回線構成が可能となる利点を持っている。図５．１０（ａ）に回路構成を同図（ｂ）に搬送

周波数が非同期の場合の信号配置をそれぞれ示す。

（ｉｖ）振幅位相変調方式では，従来から送信用増幅器の出力飽和特性による出力制限と非直線

歪（ＡＭ－ＰＭ）が問題とされてきた（１６）。しかし，本原理により多値振幅位相変調信号を得る場

合には図５．１１（ｂ）に示したように第１パス信号および第２パス信号を個々に増幅した後，線形回

路で合成すればよいので送信出力が向上すると共に非直線歪の低減が達成できるための有利であ

る。例えば図５．１１において増幅器の直線動作領域における最大出力を？。（最大振幅ノ１＝ｖ／２‾？こ）

とすると，従来の変調方式では互いに直交する２つ搬送波信号を３ｄＢ結合器でベクトル加算する

ので，合成後の最大出力は同図（ａ）に示すようにＰｍ（λ）となる。一方，同図（ｂ）のような構成の

重畳変調回路では，方向性結合器の結合係数をγとすると，合成後の出力Ｐｏｍは几，＝｛１十２

，／アてＴニ’ｒＹ］Ｐｍとなり，例えば信号配置かＱＡＭとなるｙ＝０．２（結合量７ｄＢ）の時には几，

＝１．８？，となり，同図（ａ）に示した従来の変調回路にくらべて，約２．６ｄＢ大きな送信電力を得

ることができる。この様子を図５．１２に示す。この結果は衛星通信方式や地上のマイクロ波および

ミリ波などを用いる伝送方式のような電力制限の厳しい方式に多値振幅位相変調を応用しようと

する場合，大きな利点を与えるものである。

（Ｖ）振幅位相変調方式では通常，多値化に伴なって論理演算を行ない適正な信号配置を行な

っている。しかし，本方式では搬送波帯でのベクトル加算，ベクトル減算がこれと同等の機能を

有しているため，特殊な論理演算回路を付加する：必要がなくなり回路構成が簡単になる。また，

このことは高速化に適した形を与えるものである。よ

以上，搬送波ディジタル伝送における多値振幅位相変調方式について，既存の技術の大幅な変

更や新しい技術の導入を必要とせず，むしろ従来技術の組合せにもとづいた新たな変復調原理を

提案した。本原理は１６値以上の多値伝送方式に一般的に拡張でき，かつその動作原理から考えて

高速ディジタル伝送に適したものと言える。

―１２６
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図５．１１重畳変調と従来変調の出力レベルの比較
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２

１．５

１

図５．１２方向性結合器の結合量と

出力増加量の関係

（ｄＢ）

５．４誤り率特性と劣化要因の検討

各種変復調方式における誤り率特性は方式設計を行なう場合の最も基本となるものである。１６

値重畳変調方式はシグナルスペースダイアグラム上における信号配置が４値ＱＡＭ（Ｑｕａｄｒａｔｕｒｅ

ＡＭ）と同じであり，従って誤り率特性もそれに近いものと予想できる。しかしながら，前節で

述べたように，その復調方法は４値ＱＡＭと大きく異なっており，厳密には誤り率特性も異なっ

たものとなる。

そこで本節では熱雑音が存在ずる場合のシンボル誤り率特性，符号誤り率特性を計算すると共

に，１６値重畳変調方式に特有な幾つかの劣化要因について検討を行なう。

５．４．１誤り率特性０４’

１６値重畳変調方式の信号配置は図５．６（ｃ）に示したようにズ軸，ｙ軸に関して対称であるので，

誤り率特性は第１象限の信号に関してのみ計算すれば求められる。以下では第１パス信号と第２

パス信号に分けて検討する。１

〔Ｉ〕第１パス信号の誤り率特性

いま，平均値０，分散♂のガウス性雑音か加わった信号の確率密度関数ｐ｛ｘ，ｙ）を次式で与

える。

―１２９－

゛ｏｎ＾Ｒｒｉ

３６１，０１５結合量



Ｐ（ｘ，ｙ：）＝みｅｘｐｌ－ニＣｘ―ｘ‘）ｌｊＥ２（！ｊ－！ノｔ）２｝ニレヘ（５．７）

ここで，（ズ。泗）は信号点の座標を表わすものとする。

誤りは第１象限の４つの信号点上（図５．１３）が他の象限に落ち込んだ時に発生する。したがって，

図５．１３の信号＆がｊ象限に落ち込む確率を夕／と表わすと，各信号のシンボル誤り率瓦ｌｓは

次式で与えられる。＞

４４●
ｐｉｓ＝ΣＲｊ＝ΣｉｉＰＣｘ，ｙ）ｄｘｄｙ

ｊ＝２ｊ＝２Ｄｊ：

ここで，瓦は丿象限に属する領域を意味する。

例えば，信号Ｓ２のシン余ル誤り率’几ｌｓは図５．１３に示す座標（α，β）を用いて

麗ｓ＝

十ヱｏ耐しｅｘｐ｛－（゛‾“）ま吋‾β）２｝冶

十Ｊこｄり）ｘｐ｛一声－ａｙとＳｙ‾β）２｝衣〕

＝１－（Ｐ（・ｚ）ψ（ゐ）

（Ｐｉ２）

（Ｐｉ３）

β

ａ

－

Ｓ

一一

斗

｜

－
－

（Ｘ

（Ｐｊ）

一一一一－

（Ｐｉ４）

－
１

，∂

Ｐｉ；Ｓｉ信号がｊ象限に落ち込む確率

図５．１３第１パスの信号配置
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となる。

ただし，式（５．９）において，α ＝α徊
ろ

Φ（ぶ）＝三白七夕冶

＝βμであり，（Ｚ〉（ｘ）は次式で与えられる。

（５．１０）

また，同様に信号ＳｕＳ３．Ｓ４に対するシンボル誤り率もそれぞれ以下のように求められる，

狸ｓ＝１－｛（１）（み）｝２

Ｒｌｓ＝１－｛（１）（α）｝２

ｐｐ＝ｐｆｓ＝ｌ－Ｃ》（α）（Ｚ）（ろ）

（５．１１）

したがって，第１パス信号のシンボル誤り率？ｌｓは各信号瓦の生起確率Ｑｉを用いて次式で

表わされる。

Ｐ”＝ｊｌｑｉＰＰ （５．１２）

剔こ，各信号の生起確率が等しい場合は，Ｑｉ＝１／４となりｐ．ｓは以下のようになる。

μｓ＝１一佃（α）十（１）（＆）｝２ （５．１３）

また，本方式では第１パス信号と第２パス信号のそれぞれに対し独立にグレイ符号を用いるこ

とが可能であり，その場合の４つのベースバンド信号と１６個の信号点の対応関係は図５．１４に示し

たものとなる。この時，図５．１３第１象限の信号が第３象限に落ち込むことによって，復調再生さ

れたベースバンド符号に２ビットの誤りが発生することを考えると，１チャンネル当りの第１パ

スのビット誤り率ｐｉｂは以下のようになる。

Ｆ゛＝１－１｛（ｐ（α）十φ（ろ）｝

ここで，α＝ろの場合は，Ｐ”＞＝１－

〔Ｈ〕第２パス信号の誤り率特性

（５．１４）

Φ（α）となり，４相ＰＳＫの場合のビット誤り率と一致する。

５．３節で述べたように第２パス信号は受信した１６値重畳変調信号から，再生された第１パス信

号をベクトル的に減算して得ている。

したがって，最初の４相位相復調回路で受信信号が，どの象限に属する信号として判定された

か，すなわち再生された第１パス信号が正しいか誤っているかによって，ベクトル減算後の第２

パス信号は，それぞれ信号空間上の異なった位置にマッピングされることになる。

いま，第１象限の受信信号ｒを第１パス信号ＳＩ，第２パス信号Ｓ２，雑音ｚｚによって以下のよ

―１３１－

｜



―１３２－

うに表わす。

●

〔１０１０〕

●

〔１０１１〕

●

〔１１１０〕

〔１

●

１１

●

〔１０００〕

●

〔１００１〕

●

〔１１００〕

●

１〕〔１１０１〕

ｙ

●

〔００１０〕

●

〔００００〕

●●

〔００１１〕〔０００１〕

●

〔０１１０〕

●

〔０１００〕

●●

〔０１１１〕〔０１０１〕

図５．１４信号点とベースバンド信号との対応関係

ｒ＝Ｓｉ十Ｓ２十ｎ

〔〕の中の第１番目はペースバンドチャ

ンネル１の信号状態を第２番目はチャンネ

ル２の，第３番目，第４番目はそれぞれチャ

ｙネル３，４の信号状態を示す。

ａ７

（５．１５）

これから，ｒが第１象限の信号と判定された場合の減算回路出力ｒ，，＜≫は次式となる。

ｒ，，’”＝（５ｉ十Ｓ２十ｎ）－Ｓｉ
（５．１６）

＝Ｓ２十ｎ

同様にして，受信信号ｒが第２象限，第３象限，第４象限の信号として判定された場合は，そ

れぞれ次式のようになる。

ｒｎ（２）＝ｆ１－ｅｊ’ＩＦｙ

ｒＩＩ（３）＝２ＳＩ十Ｓ２十ｎ （５．１７）

ｒＩＩ（４）＝（１十Ｅｊ‘２ＪＳＩ＋Ｓ２十ｎ



ただし，ｊは複素単位を表わす。図５．１５に雑音ＺＺを除いた，ｎ，＜”，ｒ，，‘’＼ｒ，，‘３），ｒｌｌ（４）の信号空間

におけるマッピングの様子を示した。

第２パス信号のシンボル誤り率は図５．１５の（１）～（４）の各場合について瓦に関する誤り率を算

出し，発生確率を重みづけすることにより求められる。信号Ｓ，の誤りは瓦が第ゐ象限に落ち込

んだときに生ずるので（ｋ≒ｉ），確率密度関数Ｐｉｘ，ｙ）を誤り領域で積分すれば求まるが，この

際，積分領域には十分注意する必要がある。例えば，受信信号ｒがＳＩと判定され，ｒ，，＜”なる

減算出力が得られた場合を考える。このとき，ｒは第１象限のみに存在しているので，ｒＩＩ（ｌりょこ

れをベクトル的にＳＩだけ移動した領域（図５．１５の第１象限と斜線部）しかとり得なく，積分も

この範囲内で行なわねばならない。これは第１パス復調時の雑音と減算回路の出力信号中の雑音

に相関があるためである。いま，各場合における上記の意味での積分領域をフ：）ｊ，発生確率を

Ｐｉ（’）とすると信号刄のシンボル誤り市政ＩＩＳは次式で与えられる。

４４
ｐ．ｎｓ＝ΣΣ

・／＝１＊＝１
（１≠ｊ）

几（７７゛）μ？（ｙ，が）ｄｘ’ｄｖ’

Ｄｋ゛

具体的に各場合について求めると（付録Ａ．Ｉ）

圃第４象限に誤る場合（Ｐ；）（３）第３象限に誤る場合（Ｐ？）

Ｙ’

（ｌｊ第１パス信号が｛２３第２象限に誤る場合（Ｐ！）

誤らない場合（Ｐ卜゛

Ｉ

Ｐ＼ＩＳｉ信号かｊ象限に落ち込む確率

図５．１５第２パスの信号配置

―１３３
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？１ｎｓ＝召２＋２ＢＤ

？３１１ｓ＝Ａ２＋２ｊＣ

？２１１ｓ＝？４１１Ｓ＝Ｂ・Ｃ十ｊ・Ｚ）十Ａ・召

Ａ＝ｕ（ｌ－ひ）十（ｌ－≪）（ａ；－Ｍ）

ｊ＝ω（ω－ｖ）十（１－ω）（１－！／）

Ｃ＝ｕ（ｕ十ひ－１）十（１－ｚ４）（１－ｚ）

Ｚ）＝むω十（１－ω）（Ｚ／－ω）

ｚｚ＝Φ（ａ），む＝（１〉｛（＆－α）／２｝，ω＝Φ（ろ）

ぶ＝Φ

Ｚ，

（５．１９）

２

―１３４

これからシンボル誤り率戸ｓならびにピット誤り率ｐｌｌｂは以下のようになる。

ｊＦ）１１ｓ＝１：２ｐｉｉｓ’

゛｛（／１十召）（／１十召＋２ｃ＋２ｐ）

｜

４十召）ｉＡ十召十Ｃ＋Ｄ）

図５．１６に第１パスと第２パスの振幅比が６ｄＢのときに，式（５．１４），（５．１９）を用いて求め

た符号誤り率特性を示す。図中，横軸のＧ／ｙは第１パス信号の搬送波電力と雑音電力の比であ

る。図より符号誤り率１ｏ－９となる第１パスおよび第２パスの所要ＣＪＮはそれぞれ２１．４ｄＢ，

２１．６ｄＢとなることがわかる。

以上述べたように，１６値重畳変調方式の符号誤り率特性は，第１パス，第２パスというベース

バンド信号との対応のさせ方，ならびに再生された第１パス信号と受信信号との減算という過程

を介して信号の再マッピングが行なわれるため，その符号誤り率特性は従来の４レベルＱＡＭと

は厳密には異なっていると考える。

５．４．２劣化要因の検討‘１５）：／／Ｉ

重畳変調は既存の回路の組み合サにより周波数使用効率の高い変復調方式の実現が可能である

が，一方，これを実現するためベクトル減算あるいは加算等の新しい機能が必要となる。そこで

系が理想動作からずれた場合の影響について本方式に特有な劣化要因を中心に以下に検討する。

（１）ベクトル減算回路不完全動作による劣化

ベクトル減算は重畳変調に特有の機能であり，不完全動作要因には受信信号と再生された第１

－
－

｜
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１６２０２４２８

第１パスの搬送波対雑音電力比ＣＩ／Ｎ（ｄＢ）

図５．１６１６値重畳変調方式の符号誤り率特性

パス信号の位相・振幅誤差およびこの２つの信号相互のビットずれが考えられる。

以下では，これらの不完全性による第２パス信号のＣＩＮ劣化について調べてみよう。第２パ

ス信号に対する伝送系のモデルは図５．１７（ａ）のようになるが，伝送系が線形の場合には同図（ｂ）のよ

うに置き換えて考えることができる。（ｂ）において１６値重畳変調信号Ｔｍｉｔ），再変調された第１パ

ス信号７？（ｊ）はそれぞれ以下のように表わされる。

Ｔｍ（Ｚ）＝Σｈｉｔ－汀）｛ｓｉｎ｛ｃｏｔ十θ，）十ａｓｉｎ｛ｃｏｔ十＆）｝

ｉ？Ｍ（Ｏ＝Σｈ（ｔ一ｉＴ十ｊ７）βｓｉｎ（ｃｏｔ十ｄｊ＋＜ｐ）

ただしｈｉｔ）
う １；－Ｔ／２くｊく７ｙ２

０；ｅｌｓｅｗｈｅｒｅ

ｄｊｔｄｋ’，―７ｃ／２，０，ｎｉｌ，πのいずれか

α；第１パスと第２パスの振幅比

β；再変調波の振幅

ｐ；位相誤差

－１３５

（５．２０）

（５．２１）

１

●１

，：第１パス

，

Ｘ

’‾：第２パ゛

ｓ

１

χ

０

２

Ｓ，



ＴＭ（ｔ）

／

（ａ）減算動作の実際的力；回路構成

（ｂ）等価回路

／
Ｇ（ｔ）

ご

ＲＯ

図５．１７減算動作を表わす等価回路

ブ

∠ＩＴ；ビットずれ

従って，振幅・遅延特性が対称な伝送系Ｓ（ω）を通過した信号，すなわち減算回路出力Ｇｉｔ）

は次式で表わされる。

Ｇ（ｆ）＝．Σｇ（ド汀）｛ｓｉｎ｛ｃｏｔ十島）十αｓｉｎ｛（ｏｔ十＆）｝

－．Σ！７（ｆ一汀｀十∠１Ｔ）ｓｉｎ（�十島十，ｆ）

一

一

Å
｛！ｊ｛ｔ－ｔＴ）ｓｉｎ｛ｃｏｔ十島）－！７（ｆ一汀４－Ｊ７）βｓｉｎ（ｗｔ十θｙ十？）｝

十Σ！ｌｉｔ－ｉＴ）αｓｉｎ｛ｗｔ十＆）

―１３６－

（５．２２）

●ＴＭ（ｔ）Ｇ４●

４相位相十－Ｓ（ｏ＞）
変調器

４相位相４相

ビラにこＦ゛へ

ＲＭ（ｔ）

変調器変調器

；∵１＋
／

．ｓ（ω）∧＿

／

「４相位相Ｓ（ω）

変調器
へ

４相位相
変調器



ここで！７（０は伝送系Ｓ（ω）を通ったｈｉｔ）の応答波形である。（５．２２）の第１項が不要信号

成分であり，第２項の信号成分（すなわち第２パス信号）に対する干渉波となる。

簡単のため位相振幅誤差がある場合とビットずれのみがある場合とに別けて考察する。

（ａ）振幅位相誤差がある場合

（５．２２）において∠ＩＴ＝Ｏとすると，不要信号成分び１（０は

び１（ｊ）＝Σ！７（ｔ一ｉＴ）んｓｉｎ（�十θｊ－ｊθ）

匹

■ｊθ＝ｔａｎ－１βｓｉｎ９・（５．２３）１－βＣＯＳｐ

すなわち，びＡｔ）は振幅がんでかつ第２パス信号に対して∠１θだけ位相回転した４相位相変

調信号と考えてよい。第１パスと第２パスの振幅比が６ｄＢ（α＝０．５）－すなわち４レベルＱＡＭ

の場合の振幅・位相誤差によるＣ／ｙ劣化の様子を図５．１８に示す。

図５．１８減算回路不完全性の影響

９；位相差β；振幅偏差

第１パスと第２パスの比：６ｄＢ

６°

４°

２°

Ｏ°

（ｂ）ピットずれがある場合

（５．２２）においてβ＝１，？・＝Ｏとすれば不要成分防り）は次式となる。

Ｕ２｛ｔ）＝Σ｛！７（Ｚ一汀）－！７（ｊ一汀十∠ＩＴ）｝ｓｉｎ（ｃｏｔ十易）（５．２４）

（５．２４）は∠ＩＴなるビットずれが存在すると，図５．１９に示すように第２パスの注目するパルス

―１３７

（ツＮ劣化

４（ｄＢ）『

３７’

２９ｓ

？゛
１

β

－０５－０．４－０２０．２０４０．６（ｄ：



図５．１９ピットずれのために生じる

第２パスに対する符号間干渉

の前後に幅∠ｊ７なる矩形パルスが生じ，この矩形パルスが帯域制限されて第２パス信号に対して

一種の符号干渉波として影響することを意味している。この効果は，４相ＰＳＫにおけるパルス

幅変動の影響を求めるための手法（１７）を用いて計算することができる。

ビットずれによる符号間干渉量は，第１パスの注目タイムスロットのパルスとその前後のパル

スの変調位相の組み合わせにより異なるが，例えばそれらの変調位相が０，π，πの場合にアイの

中心（識別時点）における符号間干渉量が最も大ぎい。この場合注目するパルスの片側に第１パス

の振幅に対して２倍の大きさの矩形パルスが存在する。ここでは，符号間干渉が最大の場合につ

いて，ピットずれと第２パスのトＣ／Ｎ劣化め関係を検討したご

いま，３ｄＢ帯域Ｂのガウス形帯域制限があるとすると，ビットずれによる符号間干渉量肖

は呂

。＝２〔φ｛マｊｒ卜ｊ（ぶＹＭｘ－８）］〕 （５．２５）

となる。ただし，ｘ＝ｔｌＴ，８＝∠ＩＴ／Ｔ，ｍ＝召７であり，７はパルスの繰返し周期，φ（ズ）は誤

差関数である。図５．２０にＢＴ積をパラメータとした計算例を示す。同図では第１パスの振幅を

基準とした場合の干渉量を示している。また，図５．２１にビットずれとそれによる第２パスのＣ／Ｎ

４●，。“‘。’－●．Ｉ
劣化の計算例を示す。

１３８－

！

・
｜
：

第２パスのアイの中

○相π●相Ｏ相

Ｏ相｜・、相１０相

こす７Ｔ二１に、
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図５．２０ビットずれによる符号間干渉量

ＡＩ／λ２；第１・４スと第２パスの振幅比ＣｄＢ）

Ｂ：ガウス形フィルタの

３ｄＢ帯域幅

Ｔ：パルス繰返し周期

２４６

ピットずれＪＴ／ｒ（価）

図５．２１ピットずれの影響

－１３９－

８

Ａ１／Ａ２－１０

８

１０

Ａｌ．

Ｂ：ガウス形フィルタの

３ｄＢ帯域幅

Ｔ：パルス繰返し周期
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Ｉ（
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（

―ＢＴ－１．２

●第１・パスの振幅

を基準とする

０２４６只１１



（２）抽出搬送波の雑音の影響

図５．７から明らかなように，第１パスの復調回路では位相比較器で受信信号（１６値振幅位相変

調信号）と第１パスの再変調信号（４相位相変調信号）を比較してＶＣＯ（電圧制御発振器）の

制御電圧を得ている。従って位相比較器の出力には第２パスの信号レベルに応じて雑音成分が増

える。そのため，従来の４相ＰＳＫに比べて抽出搬送波のジッタが増加し，特性を劣化させる。

ここでは，抽出搬送波のシックを熱雑音と等価であるとしてその影響を検討した。

図５．２２は，その熱雑音をパラメータとして第１パスおよび第２パスがそれぞれ１０－９の符号誤

り率となる所要ＣＩＮを求めたものである。なお，第１パスの符号誤りは１／２の確率で第２パス

に伝播するとしている。同図から明らかなように，第２パスの信号レベルが低くなると抽出搬送

波のシックの影響は非常に大きくなる。
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２
２
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Ｃ，／Ｎ＝－２４ｄＢ

第２パス

／／ＣＩ／Ｎ；第１パスの考ヤリア

／と抽出搬送波雑音の
ご電力比（ｄＢ）

１．６８】０１２

第１パスと第２パスの振幅比Ａｌ／Ａ２（ｄＢ）

図５．２２抽出搬送波雑音の影響

（３）帯域制限の影響

伝送系をガウス形として，帯域制限による符号間干渉量を最悪ケースに対して評価した場合の

劣化について述べる。

第１パスに関しては，第１パスと第２パスの振幅をそれぞれＡｉ，Ａ２とすると，注目するパル

―１４０－

俗士

言：ニ
，

第１パスー

１

１



スの振幅が（ノ１１－Ａ２）で、その前後のパルスの振幅が共に（／１１－／１２）の時、符号間干渉が最大と

なる。従って、３ｄＢ低下帯域幅召のガウス形帯域制限の場合に、符号間干渉ｐｌはご

ｐｉ＝｛Ａｉ十ｙ１２）〔φトフ＝ま＝Ｆｇ（ズ十（・）｝－ベフ妥＝ｒｓ（ｘ一万）｝（５．２６）

となる。ただし，Ｘ，ｍ，φ（ｚ）は（５．２５）と同様である。従ってアイの中心における符号間干渉

量は（５．２６）においてズ＝１とおけば求まる。

一方，第２パスの符号間干渉は通常の４相ＰＳＫの場合と同様に扱える。

図５．２３は第１パスの振幅が最小で，かつ符号間干渉が最大の時の帯域制限による影響，すなわ

ち上述した符号間干渉とピーク値劣化によるＣ７Ｎ劣化を計算したものであり，帯域制限無し

（ＢＴ＝ｃｘ：））の場合を基準とした。図からも明らかなように，第１パスは，第１パスと第２パスの

振幅比が小さくなるにつれ，ＣＩＮ劣化量は大きくなる。また，第２パスの劣化は，振幅比が無

限大の場合，すなわち通常の４相ＰＳＫの場合と同じである。

１０

８

（
ｉ
）
￥
栄
Ｚ
λ
）

０

ＡＩ／λ２：第１パスと第２パスの

振幅比（ｄＢ）

６基準：ＢＴｓａｎｎ

０石０．８１ａ１．２

ＢＴ

図５．２３帯域制限による影響

１，４

次に，これらの結果をもとに，ガウス形帯域制限がある場合の種々の代表的な変調方式の此較

を行なう。図５．２４は各種の変調方式に対し，ガウス形帯域制限の伝送系を仮定し，ある一定の符

号誤り率を得るための所要Ｃ／Ｎの増加と帯域制限量の関係をいわゆるＷｏｒｓｔＣａｓｅＥｙｅＰａｔｔｅｒｎ

（すなわち両隣接タイムスロットからの符号間干渉が最大となるようなパターン）に対し計算した

ものである。これから，１６値重畳変調方式は８相ＰＳＫとほぼ同等の劣化特性となること力哺か

る。：５．２．２において各種の変調方式を比較するのに単位伝送帯域あたりのチャンネル容扁：を用い

―１４１－

ＡＩ／λ２：第１パスと負

振幅比（ｄＢ）

７
６基準：ＢＴｓａｎｎ

５８
４

９

１０

ＡＩ／Ａ２＝（ｘ；
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１６相ＰＳＫ

Ｂ；ガウス形フィルタの３ｄＢ帯域幅

ｋＴ；パルス繰返し周期

１．０１．２

Ｂ！Ｔ

図５．２４帯域制限の影響

１．４

た。ここではより現実的な帯域制限特性としてガウス形帯域制限を仮定し，上記の結果を用いて

次式で表わされる基準化伝送容量Ｑを用いて，各変調方式の適用域を求めてみる（１８）。

２ＢＴ
（５．２７）

Ｎ：伝送レベル数

召：ガウス形伝送路の３ｄＢ帯域幅

７：パルス繰返し周期ご

図５．２５において曲線が右側にあるほど，同じ情報量を伝送するに必要なＣ／Ｎが少なくてすむ

ので，効率のよい変復調方式ということができる。この図から以下の結論が得られる。

（ｉ）Ｑ≦０．７では２相ＰＳＫが有利である。

（ｉｉ）０．７≦Ｑ≦１．９では４相ＰＳＫが有利である。

（ｉｉｉ）Ｑ≧１．９では１６値重畳変調方式が有利である。

（ｉｖ）１６値重畳変調方式は１６相ＰＳＫより常に有利であり，かつＱ≦１．３の領域において８相

ＰＳＫより有利である。

（４）伝送路歪の影響

振幅位相変調方式では振幅にも情報を持っているので，一般にＰＳＫ方式に比べて伝送路歪の

影響をより大きく受けると予想される。そこで，一次遅延歪と一次振幅歪が存在する場合につい

－１４２－

８相ＰＳＫ

１６値重畳変調

－１６相ＰＳＫ

Ｂ；ガウヌ

４相ＰＳＫＴ；パルヌ
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｛

０
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基準化伝送容量ｊ－

３

Ｎ；変調状態の数

Ｂ；ガウス形フィルタの３ｄＢ帯域幅

Ｔ；パルス繰返し周期

図５．２５各種変調方式の比較

てＷｏｒｓｔＣａｓｅＥｙｅの観点から検討した。第２パス信号に関しては，第２パス信号自身に対

する歪（４相ＰＳＫとして扱える）に第１パス信号の波形歪の残留成分が干渉として影響を与え

るが，この影響は充分小さいものと考えられる。従って，ここでは第１パス信号についてのみ検

討することとする。

（ｉ）一次遅延歪の影響

図５．２６は一次遅延歪によるＣ７Ｎ劣化をＢＴ＝１．０の帯域制限がある場合について計算した

ものである。同図において縦軸はＲ

遅延歪量ｆ）をシンボル長Ｔ（＝１／八，ただし八はクロック周波数）で規格化した値瓦を用

いている。図中，破線は８相ＰＳＫを用いて１６値伝送と同一の情報量を伝送する場合の特性を

示す。図より１６値重畳変調の場合，八＜０．２（１．２５ｎｓ／ＧＨｚに相当）ではＰＳＫよりも劣化の傾

斜が大きく，一次遅延歪の影響を受けやすいことがわかる。通常一次遅延歪は等化を行なってそ

の影響を小さく抑えるようにしており，０．５ｒ！ｓ／ＧＨｚステップの一次遅延等化器を用いれば＝ｔ：０．２５

ｎｓ／ＧＨｚの誤差で等化か可能と考えられる。従って，変調速度４００ＭＢで１６値重畳変調信号を

伝送する場合，図５．２６より一次遅延歪の等化残留による劣化は０．５ｄＢ以下（Ｄｎ＝０．０４に相当）

にすることは充分可能である。

－１４３－

Ｂ

Ａ

ＥＣ

Ｄ

Ａ：２相ＰＳＫ

Ｂ：４相ＰＳＫ

Ｃ：１６値重畳変調

Ｄ：８相ＰＳＫ

Ｅ：１６相ＰＳＫ
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一次遅延歪Ｄｎ

図５．２６一次遅延歪によるＣ／Ｎ劣化

（ｉｉ）一次振幅歪の影響

図５．２７はｊ５ｒ＝ｉ．ｏの帯城制限のある場合の一次振幅歪によるＣ／Ｎ劣化を示したものであ

る。同図より重畳変調の場合，一次振幅歪の影響は小さいと考えてよいことがわかる。これは振

幅歪の増加に従って直交成分が発生するが，同時に同相成分のピーク値も増加してこれらが相殺
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図５．２７一次振幅歪による（ンＮ劣化
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するためと考えられる。ちなみに，Ｗ－４０Ｇ方式の現場試験実測値によれば一次振幅歪は最大

－３ｄＢ／ＧＨｚであり（１９）変調速度４００ＭＢの場合これによる劣化は図より０．３ｄＢＭ，＝１．２に

相当）以下である。

以上述べたように，一次遅延歪，一次振幅歪のような伝送路歪に対して，実現可能な等化誤差

範囲内では，これらの歪の影響は小さいと考えられる。

５．５搬送波同期回路の検討

重畳変調方式にもとづく復調回路では，復調用の基準搬送波の位相は入力の多値振幅位相変調

信号の位相と再生された第１パス信号の位相を比較することによって制御されている。これまで

の説明からも明らかなように，復調回路の入力信号と再生された第１パス信号は一般に互いに異

なった振幅・位相を有しているので，これを比較することによって得られる制御信号は３章等で

述べた従来の４相位相変調信号の場合と異なった性質をもつことになる。

以下では主として抽出された基準搬送波の定常位相誤差，ジッタなどに関する検討結果を１６値

重畳変調の場合を例にとって述べる。

５．５．１位相比較特性

伝送路のＳＮＲ（ＳｉｇｎａｌｔｏＮｏｉｓｅＲａｔｉｏ）が大きく，ほぽ雑音が無視できる場合について位相

比較特性を検討する。

いま，図５．６（ｃ）に示したような信号配置を有する１６値重畳変調信号７？（ｊ）を受信したものとし，

Ｒ（０を次式で表わす。

Ｒ｛ｔ）＝ふΣ｛（�十α�）！７（Ｚ一汀）ｓｉｎ｛ｗｔ十θ）

十（＆１十α＆２）！７（Ｚ一汀｀）ｃｏｓ（�十θ）｝

＝恚Σｇ（Ｚ一汀）｛α１ｓｉｎ（ｃｏｔ十θ）十＆ｃｏｓ（�十θ）｝

ここで山＝αｉｌ＋α�

＆＝辰十α＆２

αｊ，αｉ＼ｂ．＼ろｉ２１１ １あるいは－１

α；Ｏ＜α＜１

Ｔ；パルス繰返し周期

９（ｔ）；受信ベースバンド波形

―１４５－

（５．２８）



ｙ１１；搬送波の振幅こｌ

゛ω，θ；搬送波の角周波数・位相トト

また，復調用の基準搬送波を振幅／１２，平均位相ぶの正弦波とし，Ａｚｓｉｎ｛ｃｏｔ十ぶ）とする。図

５．７に示したように１６値重畳変調信号ＲＵ）は最初の４相位相復調回路で互いに直交する２つの

基準搬送波により復調され，£）ｉｉｔ），Ａｉｔ）なる２つの復調出力を生ずる。

Ｄλｔ）＝

Ｄ２｛ｔ）＝
ｙ１

（５．２９）

復調回路に接続する識別回路が瞬時サンプリングを行ない，かつその出力パルスの立上り時間

が零とみなせるものとすると，識別回路出力ＲｉＵ），Ｉ？２Ｕ）は以下のようになる。

ｊ？＾｛ｔ）＝ｌｌｈ｛ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛Ｄ．｛ｊＴ））

Ｒ２｛ｔ）＝ＳＡ（ｔ－ｉＴ）ｓｇｎＵλ（ｉＴ）｝

ここで／ｚ（Ｚ）＝

ｓｇｎ（ｘ）

１

０ ｅｌｓｅｗｈｅｒｅ

一

一

１

－１

ズ＞０

Ｘ＜０

（５．３０）

したがって再変調回路の出力Ｍ（ｔ）は再変調回路への基準搬送波をＡｓｓｉｎｉｃｏｔ十θ１）とすると

Ｍ（ｔ）＝Ａ３｛Ｒｉ｛ｔ）ｓｉｎｉｗｔ十ぶ１）十瓦け）ｃｏｓ（�十ぶ１）｝ （５．３１）

となる。再変調比較形搬送波同期回路では３章で述べたようにパルスパターンによって生ずる抽

出搬送波のシックを抑えるため√再変調回路出力に伝送路の波形伝送特性に近い特性を有するフ

ィルタを挿入している。いまこの伝送路等価フィルタのｈ（ｔ）に対する応答を！７（Ｚ）とすると，

フィルタ出力Ｆｉｔ）は次式となり，これが位相比較器の入力となる。

Ｆｉｔ）＝几Σ！７（／－；Ｔ）〔ｓｇｎ｛Ｄｉ（；Ｔ）｝ｓｉｎ｛ω１十ｉｌ）

十ｓｇｎ｛£ＭＪＴ）｝ｃｏｓ｛（ｏｔ十ぶ１）〕

（５．３２）

一方，位相比較器への他の入力は受信信号の分岐出力Ｒｅ（Ｚ）であり，これを以下のように表

わす。

―１４６―



Ｒｃ｛ｔ）＝ノ１４Σ！７（ｔ－ｔＴ）｛α．ｓｉｎ（ω１十∂１）十ｂｉｃｏｓ（ｃｏｔ十ｄｌ）｝

これから，位相比較器出力Ｆ（０は，ｄｏｕｂｌｅｆｒｅｑｕｅｎｃｙｔｅｒｍを無視すると

Ｖ｛ｔ）＝Ｆｉｔ）×Ｒｃ（ｔ）

したがって

一

一

Ｖ（ｔ）＝

〔ｃｏｓ（θ１－ぶ１）耳２Ｑ７（ｆ一汀）多叫づＴ）ｓｇｎ｛£）１（μ｀）｝

（５．３３）

（５．３４）

（５．３５）

〔佃，（１）一弘（ｔ）｝ｓｍ｛ｘ－ｄ）十｛び＼｛ｔ）十び＼｛ｔ）｝ｃｏｓｉズー∂）〕（５．３６）

－１４７－

（５．３７）

ＡｓＡｓ

－ ２

十ｓｉｎ（θ１－ぶ１）Σαｉ９｛ｔ一汀）Σ！７（ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛ＤｉｉＪＴ）｝

－ｓｉｎ（θ１－θ１）Σｂｉｇ｛ｔ一汀）Σ！７（Ｚ一汀）ｓｇｎ｛Ｚ），（ＪＴ）｝

十ｃｏｓ（θｌ－ｉｌ）Σｂｉｇ｛ｔ一汀）Σ！ｌ｛ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛Ｉ＞２（ＪＴ）｝

いま関数び１，び２，び３，び４を以下のように定義する。

’Ｃ／ｉ（Ｏ＝Σαｉ！Ｊｉｔ－汀）Σ！ｌｉｔ－ｉＴ）ｓｇｎ｛にＭＪＴ）｝

Ｕｚ｛ｔ）＝２α・ｇ｛ｔ－ｉＴ）２ｐ（ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛ａｉｊＴ）｝

Ｇ（ｊ）＝Σｂｉ９｛ｔ一汀）Σ！７｛ｔ－ｊＴ）ｓｇｎ｛Ｄｉ｛ＪＴ）｝．

び，（Ｚ）＝Σ］ｂｉｇＵ一汀）Ｓ５（トＪＴ）ｓｇｎ｛Ａ（ＪＴ）｝

Ａ３Ａ４
－２

が得られる。ここで，ｘ＝ｅ－ｅ，∂＝∠ｊｌ－∠１２であり，∠１１，∠ｊ２は図５．２８に点線で示した径路に沿

った搬送波の位相回転を表わす。

電圧制御発振器（ＶＣＯ）の出力周波数ぷは次式によってＶ｛ｔ）により制御されている。

ｊ５ｙＬ＝Ｋ。Ｆ（♪）Ｆ（ｚ）

ここで瓦は電圧制御発振器の感度（ｒａｄ／Ｖ／ｓ）であり，Ｆｉｔ・）はループフィルタの伝達特性を

表わす。ｘ＝ｅ－ｄであるから

－

－



図５．２８位相比較特性計算モデル

（５．３８）

となる。したがって，ループの帯域幅１苑がパルス繰り返し周波数にくらべて充分に狭いとす

ると，すなわち呪≪１７Ｔが成り立つとすると，ループフィルタの出力Ｖ｛ｘ）は次式となる。

几）＝事ｊ，ズ．にｙ（，）ａ

一

一 参学〔ｓｉｎ（ズー∂）。／■Ｔ／２一肌｛ｔ）］ｄｔ

十ＣＯＳ（ズー∂）ｆこｊＵ１（ｆ）十Ｕ．｛ｔ）｝ぶ〕 （５．３９）

ただしｋ＝ＡｚＡ，ｌ２

このことから，位相ズについてＶ（ｘ）を計算すれば位相比較特性を求めることができる。計

算の見通しを良くするため帯域制限されたパルス波形を表わす関数ｇｉｔ）は最隣接タイムスロッ

トにのみ影響するものとし，次隣接タイムスロットヘの影響は無視し得るものと仮定する。この

仮定は実用的な伝送路帯域制限である召Ｔ≧０．８の系ではほぽ正しいと考えてよい。ただし，こ

こで召は伝送路の３ｄＢ帯域幅であり，Ｔはパルス繰返し周期である。

―１４８’－

Ｒ（ｔ）Ｄ，（ｔ）Ｒ，（ｔ）

「゛位相検波器識別再生回路

汀

＿＿＿…＿＿＿＿＿＿＿＿

｜再変調器
ｌ

ｒχノＶＣＯ

Ｉ

Ｍ（ｔ）
１～１

ＩＶＩＢＰＦ

ＩＬＰＦＩ

ｌｌ

ＬｊＬ－一一－．一一」

Ｒｃ（ｔ）位相比較器Ｍｔ）



また，次隣接タイムスロットまで考慮すれば召７≦０．８の系でも計算することが可能である。

ｇｉｔ）＝！Ａ－ｔ）を考慮すると（５．２９）のＤＡｔ），Ｌ：）２（１）および（５．３５）のび＼｛ｔ）～び４（／）は次式

のようになる。

八（汀）＝

Ｒ（汀）＝

〔ｇ（Ｏ）（αｆｃｏｓｘ－＆ｓｉｎｘ）

〔ｇ（Ｏ）（αＩｓｉｎＸ十ｂｉＣＯＳｘ）

－１４９－

（５．４０）

（５．４１）

（５．４２）

（５．４３）

Ａ，Ａ２

－２

十！７ｉＴ）｛（α，－ｌ十伽・ｉ）ｃｏｓｘ―（ｂｉ－ｉ十ｂｉ＋ｉ）ｓｉｎｊｒ｝〕

ＡｉＡ２
－

十！７（Ｔ）｛（ｆｌ，－，十αｉ→－１）ｓｉｎｘ十（＆－１十＆→－１）ｃｏｓズ｝〕

Ｕ１（１）＝｛６，！７（Ｚ－７’）十ａｉｇ（ｔ）十ａｉ－ｉ９（ｔ＋Ｔ）｝〔！ｊｉｔ－Ｔ）ｓｇｎ｛Ｄｄｉ＋ｌ）Ｔ｝

十！ｌｉｔ）ｓｇｎ｛ひ（汀｀）｝十ｇ｛ｔ＋Ｔ）ｓｅｎ｛£Ｍｉ－ＤＴ）〕

ａ（Ｚ）＝｛ｂｌ！ｌ｛ｔ－Ｔ）十四沿）十の－１！Ｊｉｔ＋Ｔ）｝〔！７｛ｆ－Ｔ）ｓｇｎ｛Ａ（／＋ｌ）Ｔ｝

十！７｛ｔ）ｓｅｎ｛Ａ（汀）｝十９｛ｔ＋Ｔ）ｓｇｎ｛Ｄ２｛ｉ－ｌ）Ｔ｝〕

Ｕｚｉｔ）＝｛ｂｉ→－１！７｛ｔ－Ｔ）十ｂｉｇ｛ｔ）十＆－ｌ！７（ｆ十Ｔ）｝〔！ｇ（ｔ－Ｔ）ｓｇｎ｛Ｄｒｌｉ＋ｌ）Ｔ｝

十！ｌｉｔ）ｓｅｎ｛ＤＡ汀）｝十！７｛ｔ＋Ｔ）ｓｇｎ｛Ｄｉ｛ｔ－ｌ）Ｔ）〕

ａ（ｊ）＝｛ろａｌ！７（／－Ｔ）十ｂｉｇ｛ｔ）＋ｂｉ－ｉ！ｌ｛ｔ＋Ｔ））〔！７（ｔ－Ｔ）ｓｇｎ｛Ａ（？＋ｌ）Ｔ｝

十！ｇ｛ｔ）ｓｇｎ｛ａＵＴ）｝十ｇ（ｔ＋Ｔ）ｓｇｎ｛Ｄ２（ｉ－ｌ）Ｔ｝〕

（ｉ）帯域制限がない場合

今，伝送路に帯域制限がない場合について（５．３９）にもとづいて位相比較特性を検討してみる。

この時！ｌｉｔ）は次式で与えられる。

レ抑）＝
Ｕ二

ｈｅｒｅ

これからＶ｛ｘ）は以下のようになる。

－
二：二二三二三二）ｌ

－

－



この計算結果をα＝０．５の場合について図５．２９に示す。これからわかるように，このような

形式の搬送波同期回路で多値振幅位相変調信号の搬送波抽出を行なうと，同図に○印で示した望

ましい位相安定点以外に不要な位相安定点（同図●印）が生ずることがわかる。この現象は３章

で述べた擬似引込み（ｆａｌｓｅ－ｌｏｃｋ）と似ている。しかし，３章の場合には入力周波数とＶＣＯの

発振周波数との間に特別な周波数差がある時に生じたのに対し，本現象は周波数差に関係なくむ

しろ特定の位相関係にある場合に生ずる点でやや異なっている。このような不要な安定点の存在

は信号配置の形状に起因するものであり，象現判定法を用いた４レベルＱＡＭ信号の復調の研

究においてすでに指摘されているところである（２０）（２１）。この事実は多値振幅位相変調信号の復調

に際し問題となるが，以下に述べるように，実際の伝送路のように帯域制限のある系では不要な

安定点が消失してしまうので特に大きな問題とはならない。また，同期回路の構成を工夫するこ

とによって帯域制限が比較的小さな場合でも，不要な安定点をとり除くことが可能である（２２）。

（ｉｉ）帯域制限がある場合

伝送路にガウス形の帯域制限のある場合について位相比較特性を検討する。計算を行なうにあ

たって，まず，応答波形ｇｉｔ）を高速フーリエ変換（ＦＦＴ）により求め，（５．３９）の積分を実

行した。この場合ベースバンドパルスとして１１段の擬似ランダムパルスパターンを発生させ，こ

Ｖ岡

図５．２９１６値振幅位相変調信号に対する

位相比較特性

―１５０－

こ『

－４０°－３００－１０°１０°３０°４０°



れを３ビットシフトさせることによって得た４系列のパルス列をｄｉ，ｄｉ，Ｃ。１，ろ，２に割当て，

着目しているタイムスロットの前後２ピット，合わせて５タイムスロットを考えた。帯域制限の

大きさとして召ｒ＝ｃ≫，１．２，１．０，０．８の４つを選んだ。計算結果を図５．３０に示す。帯域制限が厳

しくなるにつれ符号間干渉による効果があらわれ，不要安定点が消失していくことがわかる。実

際の系では，帯城制限以外に遅延歪，識別不確定幅，変調信号の位相ならびに振幅偏差など各種

の回路不完全性にもとづく劣化要因が存在するため不要安定点の消失はさらに顕著に表われるも

のと考えてよい。

図５．３０ガウス形帯域制限の位相比較

特性におヽよぼす影響

ＢＴ－１．０

ＢＴ－０．８

次に，上記の結果をもとに帯域制限と熱雑音が共存する系での位相比較特性を求めてみよう。

熱雑音の影響は，各ピット毎に識別誤りを起す確率を求め，その確率で識別パルスの符号を反転

させて計算した。図５．３１は雑音による影響を求めるために第１パスの搬送波と雑音の電力比（ＣＩ

μＶ）をパラメータとして，帯域制限が無い場合と，ＢＴが１．２の場合について計算した結果を示

す。この場合も雑音の存在によって第１パスの識別誤りが増加し不要安定点は消失している。

次に，重畳変調方式の一つの特徴である非同期変調波を受信した場合の位相比較特性を計算し

てみる（２３）。第１パスと第２パスの搬送波が非同期であるとすると，第２パスの信号点は図５．３２の

信号ベクトル図に示すような円周上を回転する。今，第２パスの位相φをランダムに発生させて，

α，２，＆ｙとして

－１５１－

ＢＴ・χχ）

位ＢＴ。１．２
１？Ｉ

較Ｉ
器
出

力

４０－３０－１０１０３０４０

位相誤差（ｄｅｇ



図５．３１熱雑音の位相比較特性に及ぼす効果

―１５２－

ＢＴ－１．２

位

相ＣＩ／Ｎ－ｃ・コ

詣Ｃレ１、ｆ－２５ｄＢ

器

出
力

ＣＶ４＾２０ｄＢ

－４０－３０－１０１０３０４０

位相誤差（ｄｅｇ）

ＢＴ―°°

ＣＩ／Ｎ－・・・

位Ｃｌ／＾２５ｄＢ
１？、ｃｌヵ－・

較

器
出
力

－４０－３０－１０１０３０４０

位相誤差（ｄｅｇ）



／’基準位相面

第２パス信号

図５．３２非同期変調信号ベクトル図

�－√ｒＣＯＳφ１レ

。

｜

（５．４４）

＆２＝√２ｓｉｎφダ

として計算したものを図５．３３に示す。また，図５．３２において，第２パスの信号点が基準位相面

に対して左側の円弧？Ｑ上に存在すると第１パスは識別誤りを生じる。第１パスと第２パスの振

幅比を２（α＝０．５）とし位相誤差をエとすると，第１パスの誤る確率几は

図５．３３非同期変調時の位相比較特性

１５３－

位

相

比

較

器

出

力、

－３０－２０－１０１０２０３０４０

｀位相誤差（ｄｅｇ）’

χ

Ｑ

／

／

／

／

／○’

／‾７‾‾‾●

５１１

／

゛／２

／第１パス信号

０



几＝∠ＰＯ’Ｑ／２π＝
去ＣＯＳ－’（２ｓｉｎ（でーズ）｝

（５．４５）

となるので，これを用いて計算したものを図５．３３の破線で表わす。図５．３３から，非同期変調方

式では不要安定点が存在しないことが明らかである。

以上の検討結果から，現実的な伝送系を伝送された信号に対する，すなわち帯域制限や雑音が

ある程度存在する状態では，不要安定点は消失することおよび第１パスと第２パスの搬送波が非

同期の場合には不要安定点は存在しないことが明らかとなった。

５．５．２抽出搬送波雑音と同期引込み特性

重畳原理にもとづいた１６値振幅位相変調方式では，再変調比較形搬送波再生回路において，受

信した１６値振幅位相変調信号と再生された第１パス信号（４相ＰＳＫ信号）を相互に位相比較し

てＶＣＯを制御するため，再生搬送波のジッタが大きくなる可能性がある。このシックを抑圧す

る最も簡単な方法はループの雑音帯域幅を狭くすることであるが，あまり狭くし過ぎると同期引

込み特性が充分でなくなる。以下ではループ雑音と同期引込み特性について述べる。

いま，ループ内に用いる二次の位相遅れフィルタを図５．３４とし，尺をループゲイン，ｒをルー

プ遅延時間，ζをダンピングファクタ，ω。を自然角周波数とする。また，ｒで規格化した以下

のようなパラメータを定める。

ｋ＝Ｋて

α＝Ｃ（凡十島）／ｒ

β＝ＣＲＪｔ

ｇ＝β／α

ズ｜‾ω’ｎ’「

文献（２４）によれば，この時のフィルタの通過帯域幅召は次式で表わされる。

ただし

ゐ

－４

α＝

β＝

１十上些

－
１十￥

－１十√ｒ可百石

８

ａ；ｓｉｎ

ズ２｛ζｓｉｎ（１－ζ２ズ）－

－ゐｅ町Ｔ二‾Ｆ‾

マ‾ｃｏｓ（√ｉＴ二‾ＦＸ）｝

ｅ－り√Ｆ二‾Ｆ十ｋ｛（２ζ２－１）ｓｉｎ（，

ｈ｛ζｓｉｎ（√Ｔ二ＴＦズ）－

－２ζ√Ｆ二‾Ｆ‾ＣＯＳ

１－

―１５４－
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（５．４６）

（５．４７）

（５．４８）－一一

－一一

－
－

・

｜

｜



Ｃ
２
↑
ト
１

ａ－Ｃ（Ｒ，十Ｒ２）／ｒ

β－ＣＲ，Ｘ

ｍ－β／（ｚ

図５．３４ループフィルタ定数

一方，文献（２５）によれば，ループの同期引込み範囲丿師は次式で与えられろ。

∠Ｉｗｐ＝ ｒ＋ Ｚ’２

１００

メタ

１０

１

－１５５－

（５．４９）

１０５

２ｍＫ”

－

式（５．４８）と（５．４９）を図５．３５と図５．３６に示す。従って，まず図５．３５を用いループの安定

性を考慮して召とζを定めることにより，αとβを決定できるので，次に図５．３６により引込み

範囲∠１（匈が正となるようにループ定数を定めれば，雑音帯城幅と引込み範囲∠ｊ叫を同時に

満すことができる。また，さらに広い同期引込み範囲を要求する場合にも，ｊ叫＞Ｏなる条件が

満足されていれば，３章に述べた周波数掃引法によって強制的に広い同期引込みを得ることが可

能であり（１２），特に問題とはならない。

Ｋ－４χ１０８／て’ジづ乙ジ´

鵬

多多づブ

♂ｆｆ〆ｆｆ●

ノジ回ト・／．．
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．’

影駁

／

ダ
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Ｊ尚尚ｊｊ

９

’゛

゛

３ＭＨｚ

２ＭＨｚ

ｌＭＨｚ

芭匹・

５ＭＨｚ４ＭＨｚ

１０２１０３１０４
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図５．３５ループ定数と雑音帯域幅，ダンピングファクタの関係
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引
込
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囲
既

１×１０７

１×１０６

１×１０５

図５．３６ループ定数と引込み周波数範囲の関係

５．６実験的検討ト

重畳変調原理を用いた高速多値振幅位相変調方式の特性を確認するため，変調速度１００ＭＢお

よび４００ＭＢにおいて１６値重畳変調信号の伝送実験を行なった。以下にその詳細を述べる（１４Ｘ２６）。

５．６．１実験系の構成

図５．３７に実験系の構成を、表５．１にその主要諸元を示す。５．３節で述べたように、１６値重畳変

調信号を得るには互いに独立な４つのベースバンド信号系列を用意する必要がある。

表５．１多値変復調実験系の諸元

符号速度４００Ｍｂ／ｓ（ｏｒ１．６Ｇｂ／ｓ）

クロック周波数１００ＭＨｚ（ｏｒ４００ＭＨｚ）

搬送周波数１．７ＧＨｚ

変調形式１６値振幅位相変調（ベクトル加算）

復調形式同期検波（ベクトル減算）

―１５６¬

ｒ－１０ｎｓ
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ノ
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タロッタ源（ｌＯＯＭＨｚ又は４００ＭＨｚ；

ｃｈ４

図５．３７実験系の構成

符号誤り率

測定器へ

本実験では２台の擬似ランダムパルス発生器を用意し，それぞれを第１パス信号用および第２

パス信号用の信号源として用いている。また，各パスではそれぞれ２系列のベースバンドパルス

列を用意する必要があるので，各パルス発生器の出力を２分し，一方に３ビットの遅延を与えて

２系列のベースバンドパルス列とした。一方に遅延を与えたのはパルス列間の相関を可能な限り

小さくするためである（２７）。

次に各パスの２系列のベースバンド信号を和分論理変換し，それぞれ４相位相変調器を駆動し，

第１パス信号および第２パス信号を得る。５．３節で述べたように，得られた第１パスおよび第２

パス信号を適当な振幅位相関係で，広帯域なｙ分岐回路（２８）によりベクトル合成すれば１６値重畳変

調信号が得られる。

なお，ここで用いた４相位相変調器はＷ－４０Ｇミリ波導波管伝送方式用に開発された４００ＭＢ

用の高速変調回路である（１７）。
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伝送路は５段トムソン（Ｔｈｏｍｓｏｎ）形の帯域通過フィルタで帯域制限することによって模擬し

ており，かつフィルタの入力側で抵抗体の熱雑音を広帯域なトランジスタ増幅器で増幅した後の

白色雑音を加え，復調時の信号電力対雑音電力比（ＳＮＲ）を任意に変えることが可能である。

復調側では再変調比較形４相位相復調回路で，第１パス信号をまず復調・再生する。次にベク

ドル減算によって得られた第２パス信号を，抽出された基準搬送波を用いて４相位相復調回路ｎ

により復調する。再生されたパルスを差分論理変換した後，送信側で与えた３ビットの遅延を補

正し，２系列のパルスを比較して誤り検出を行なっている。この検討では搬送周波数は１，７００ＭＨｚ

に設定しており，復調側の識別再生に必要なクロック信号は外部から供給している。実際の伝送

系で回路を構成する場合は，自己タイミングが必要となる。この場合，４相位相変調信号からの

タイミング再生に用いたような受信信号の包絡線波形をＡＭ検波することによりタイ・ミンクを抽

出する方法（２９）を用いれば容易にタイミング抽出が可能である。

次に，本実験に用いた減算回路についてそめ構成法を述べる。５．３節で述べたようにベクトル

減算の際，入力信号である再生された第１パス信号と１６値重畳信号のレタイムスロットが互いにず

れていたり，搬送波位相のずれがあったりすると，第２パス信号の復調に際して干渉を与えるこ

ととなり，復調動作を劣化させる。したがって，減算回路は，これらの劣化要因ができる限り小

・・Ｊ
さくなるよう構成する必要がある。再変調比較形搬送波同期回路では位相比較器の両入力の搬送

波位相が同位相となるように動作している。したがって，図５．７からわかるようにベクトル減算

回路の両入力も同位相となる。復調動作に上に述べたような劣化を与えることなく減算を行なう

にはタイムスロットに位相ずれを生じることなく両信号の差をとる回路が必要となる。

本実験では，方向性結合器がパルスの遅延時間差を生じることなくπ／２の移相出力を得ること

ができるのに着目し，図５．３８に示すような方向性結合器の組合せによってベクトル減算回路を構

成した。

すなわち，入力端子１および入力端子２にそれぞれ受信した１６値重畳変調信号と再生された第

１パス信号（再変調器出力）を同位相で入力すれば，そのベクトル差として出力端子３に第２パ

ス信号が得られ，この際タイムスロットずれによる残留成分は原理的に生じない。

一方，３章でも述べたように再変調比較形搬送波同期回路では，位相比較器入力端におけるタ

イムスロットずれ，および搬送波位相ずれは微少量にまで調整することが可能であるから（搬送

波位相ずれは±２°以下（１２））位相比較器の両入力端子と減算回路の両入力端子間をそれぞれ可能

な限り短かい等長のヶ－ブルで接続しておけば，減算回路の出力端子３には不要な残留成分の少

ない第２パス信号が得られるｇこのように，再変調比較形搬送波同期回路と方向性結合器を用い

た減算回路により，搬送波位相誤差およびタイムスロットずれによる残留成分の少ない第２パス

―１５８



Ａ

９

－

Ａ；１６値電畳変調信号

Ｂ；第１゛スの再変調

４相ＰＳＫ信号

Ｃ；第２パスの・１相ＰＳＫ信号

図５．３８ベクトル減算回路の構成

信号を得ること’が可能である。また、この場合、±２°の搬送波位相誤差によって生ずる劣化はＣ

ＺＮ換算で０．５ｄＢ以下である。

５．６．２１００ＭＢ伝送実験

図５．３９は第１パス、信号と第２パス信号の振幅比が６ｄＢ（α＝０．５）の場合の１６値重畳変調仁り

のシグナルスペースダイアグラムをネットワークアナライザ（ＮｅｔｗｏｒｋＡｎａｌｙｚｅｒ）に描かせたも

のである。同図㈲は第１パス信号と第２パス信号の搬送波位相が同川している場介であり、同図

㈲１６値重畳変調信号 （ｂ）非同朗・㈲ＩＥ変調帽り・

図５．３９１６値重畳変調波の回り配置
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（ｂ）は同期していない揚介、宇々わ九非同川｜仏凋ノ巾｜にふる二れらカンダナルスヘーフ、ダイアグ

ラムは図５．６の（○および刊ｙ川にそ八千牡対心しており、これらから位相偏差々らびに振幅偏

差の少ない良好な高速多値振幅位相今洲㈲路か実現さ牡ていることかわかる。。

図５．４０は１引直重畳変調仁号勺広帯域なりンブ十貼洲器にい片‰川し、その同相成分と直交成

分を観測したものである。トズにパ９のツダナルフ、ヘーフ、ダイアグラムから予想されるように、振幅

および位相変化の少々い良好々ハルフ、波形加州ら牡ていろ二とかハかる。

←同相成分

←直交成分

Ｈ：２ｎｓ／ｄｉｖ

図５．４０１則直重畳変調信号の復調波形

ぐ帯破糾覗々Ｕ

図５．４１は３ｄＢ低下帯域幅１２０ＭＨｚ（ＢＴ＝１．２）の５段トムソンフリレタで帯域制限した時

の４相位相検波器ＩおよびＨの同相および直交検波出力今示したものであり、それぞれ図５．３７の

ｃｈ．１、ｃｈ．２、ｃｈ．３、ｃｈ．４の各端イ・の出力に対応している、特に４相位相検波器Ｈの出力アイパタ

ーンから明らかなように、搬送波位相誤ソ乱タイムフ、ロッ１ヽずれ等による不要な残留成分の極め

て少ない良好な第２パス信号が得られてお‰５．６．１で述べたベクドレ減算回路が動作原理には

ぼ近い理想的な特性をもっていることか推定される。

次に符号誤り率特性について述べる。｜ヌド。４２は帯域制限のない場合（召Ｔ＝ｏｏ）と３ｄＢ低下

帯域幅１２０ＭＨｚの伝送路帯域制限今行なった揚介の第１パスおよび第２パスの符号誤り率特性

の測定結果を示したものである。こ二で横軸は第レベ仁号の搬送波電力片雑音電力比（Ｇ／ｙＶ）

である。同図より、召７＝ｏｏの場介、符号誤り率１（ド今得るために必要なＣＪＮは最悪で２２５

ｄＢであり、理論値からの劣化はＣＩ／ぷ換算で１ｄＢ以下におさまっていることがわかる。また

第１パス信号と第２パス信号の特件土のごも小さい、これはベクトル減算回路の特性が理想的な
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第１検波器出力アイパターン

第２検波器出力アイパターン
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図５．１２符廿誤り率特性
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ものに近い動作を行なっていることを示すもヅ）であると言えよ㈲理論値からの劣化の原因とし

ては抽出搬送波雑音、仏洲器・復調器における位相誤冷々ビが七・えられるが、ＣＪＮ換算でｌｄＢ

以下におさまっていることから、いずれの要囚も充分小さく抑えられていると考えてよい。なお。

この時の抽出搬送波のＳ／Ｎ比の実測値は３３．４ｄＢ以下であり、晟ペクトラムアナライザにより

図５．４３のような抽出搬送波今観測することができた、この場介、ループ定数は私＝３３ｋΩ、

鳥＝５０Ω、Ｃ＝４７、０００ｐＦに選んでおり、ルーブゲインんこ４×１０８、ループの一巡遅延時間３０

ｎｓを考慮すると、ループの雑音帯域幅は図５．３５から０．２８ＭＨｚとなる。

図５．４３抽出搬送波のスペクトラム

凡ニ３３ｋＱ、柘＝５０Ω、Ｃ＝４７、ＯＯＯｐＦ（

雑音帯域幅：０．２８ＭＨｚ

２ＭＨｚ／ｄｉｖ

次に召７＝１．２の場介について述べる。召フェ１．２の場今に符号誤り率１０‾９を得るために必

要なＣＪＮは第１パ列言号については２４ｄＢ、第２パ帽言号については２４．７ｄＢとなり、ＢＴ＝

１．２の理論値からの劣化はそれぞれ１．４ｄＢおよび２．１ｄＢとなった。特に、同図から明らかなよ

うに、ＢＴ＝ｏｏ、ＢＴ＝１．２のいずれの場介しＣ１ＺＮが大きくなると共に符号誤り率が直線的に

減少しておりフロア現象（３ｏ）は兄られない。このことから、基岬搬送波中に含まれる抽出搬送波

雑音、ならびにベクトル減算回路の不完全性によって減算後の第２パス信号中に含まれる不要残

留成分が共にきわめて小さいことが推定できる。

図５．４４は第１パ刻言号と第２バス仁号の振幅比（爪／／１２）を変化させ、第１パス信号および第

２パス信号の符号誤り率かそれぞれ１０９とごった時のＧ／ｙの値午測定した結果を示したもの
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第１パスと第２パスの振幅比（ｄＢ）

図５．４４第１パスと第２パスの振幅比と所要Ｃ／Ｎの関係

である。この図から，ＡＪＡ２＝６ｄＢの時が所要ＣＪＮが最も少なくて済み，かつこの振幅比の

場合が理論値からの劣化が最も小さいことがわかる。これは，５．２節で述べたことからも容易に

類推されることである。

以上の実験結果から考えて，本重畳変調方式の基本的な動作特性は良好であり，本方式がきわ

めて実現性の高いものであることが判る。

５．６．３４００ＭＢ（１．６Ｇｂ／ｓ）伝送実験

５．６．２で述べた変調速度１００ＭＢをさらに４００ＭＢにまで上げることにより，１．６Ｇｂ／ｓの超

高速パルス伝送実験を行ない，重畳変調方式の高速性を確認した。実験系はクロック源が１００

ＭＨｚから４００ＭＨｚになり，それに伴ない帯域制限用フィルタの帯域が広くなっている以外は，

図５．３７の構成とほぼ同じである。すなわち，変調速度が４００ＭＢと高速であるので変調パルス

の立上り・立下り時間（２０，７ｎｓ；召ｒ＝＝２．５）を考慮し，３ｄＢ低下幅６６０ＭＨｚの５段トムソ

ンフィルタを用いて帯域制限を行ない，全体の波形伝送系が近似零交叉形（召Ｔ：＾１．３５と等価）（１８）

に近くなるようにしている。また，遅延特性については，各伝送路で必要に応じて一次遅延の等

化を行ない，波形歪が小さくなるようにしている。
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図５．４５は実験系の変調回路出力端子から第１パス信号用復調回路および第２パス信号用復調回

路の入力端までの振幅周波数特性の測定結果を示したものである。各伝送路により特性が多少異

なるが，３ｄＢ低下帯域幅は約６４０ＭＨｚである。従って，変調パルスの立上り・立下り時間（ＢＴ

２２．５）を考慮すれば，伝送系全体の帯域制限は召Ｔ＾ｌ．３５と考えられる。

図５．４６は送信部の搬送波源出力の一部を復調用基準搬送波として用いた場合の符号誤り率特性

の測定結果を示したものである。符号誤り率１０－９を得るに必要なＣＪＮは第１パス信号に対し

て２２．６ｄＢ，第２パス信号に対して２３．６ｄＢであり，召Ｔ＝１．３５の理論値からの劣化はそれぞれ

０．８ｄＢおよび１．８ｄＢである。第２パス信号に対するＣ７Ｎ劣化が比較的大きいのは，送信変調

回路と再変調回路の特性上の違い，および伝送路と伝送路等価フィルタの周波特性上の差異等に

起因する減算誤差が原因と考えられる。したがって，伝送特性の等化をより適切に行なうことに

よって，第２パスの特性は改善できると考えられる。図５．４７はこの時の第１パスおよび第２パス

復調回路における検波アイパターンを示す。図５．４１に示した１００ＭＢ伝送時のアイパターンにく

らべ，位相変換点近傍におけるトレースがぽやけており，減算回路出力に不要波成分が含まれて

いることがわかる。

図５．４８は再生搬送波を用いた場合の符号誤り率特性を示す。図５．４６の場合にくらべ，第１パ

ス，第２パスともに符号誤り率１０－９において約０．７ｄＢのＣ７Ｎ劣化が見られるが，ＣＩ／７Ｖの

増加に伴なって単調に誤り率が減少しており，いわゆるフロアは見当らない。測定結果によれば，

この時の再生搬送波のＳＩＮ比は３６ｄＢ以上であった。また，図５．４８において各パスに２本の

曲線があるのは，再生搬送波のとりうる４つの位相のうち，符号誤り率の最良のものと最悪のも

のの２つを示したものであり，引込み位相による特性のバラつきはＣ／Ｎ換算で０．５ｄＢ以下に

なっている。

以上の諸結果から４００ＭＢという高速の１６値信号の伝送においても，重畳変調方式が有効で，

かつ良好な特性を示すことがわかった。■。。㎜■■

５．７まとめ

マイクロ波，準ミリ波，ミリ波などを用いた高速ディジタル伝送方式における多値伝送方式の

実現をねらいとして，重畳変調という考え方とこれに基づく新しい変復調回路構成法を提案した。

また，１６値伝送の場合を例にとって・，その動作原理，／符号誤り率特性，帯域制限影響などについ

て述べた。本方式はその動作原理から考えて以下のような特長を有している。

（１）従来のＡＰＳＫ方式に比べて回路構成が簡単であり，かつ既に確立されている技術の組合

せで，これを実現できる。

―１６４－
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（ａ）変調部出力→第１パフ、復調部人ノＪ

２．１
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ＧＨｚ

（ｂ）変調部入力→減算回路→第２パス復調部人力

１．３ １．５ １．７

（；ｈｚ

１．９ ２．１

（ｃ）再変調器出力→減り：同路・４回・ヽノ、似調部人力

図５．４５伝送路の振幅川波数特性レ川）ＭＢ実験時）
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送信側搬送波を復調用の基準搬送波

として用いた時の符号誤り率特性

第２パス

図５．４７検波アイパターン（４００ＭＢ）
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再生搬送波を用いた時の

符号誤り率特性

２６

（２）振幅多値変調回路，多値識別回路，論理回路等パルス速度を制限する要因が少ないので，

本質的に高速ディジタル伝送に適している。

（３）各信号系列のクロック同期ならびに搬送波同期を相互にとらない方法も原理的に可能であ

るので，柔軟性に富んだ回線構成ができる。

また，搬送周波数１．７ＧＨｚ，変調速度１００ＭＢで１６値伝送（情報伝送速度４００Ｍｂ／ｓ）の変

復調折返し実験を行ない，本方式の基本的特性が良好であることを確認した。次に変調速度を

４００ＭＢとして同様の実験を行ない，召７＝＝１．３５の帯域制限において符号誤り率１０－９点での所

要Ｃ／Ｎの理論値からの劣化が２．７ｄＢ以内という良好な特性を得た。これにより４００ＭＢとい

う高速において，４００ＭＢ４相ＰＳＫ伝送用変復調回路を用いて，１．６Ｇｂ／ｓ１６値伝送が可能であ。

ることを実験的に確認した。

以上述べたように，これまで複雑な信号処理技術とハードウェア実現上の難かしさ等からデー

タ伝送などの低速領域に留まっていた多値変復調技術を，本方式を用いることによってマイクロ

波，準ミリ波，ミリ波等の高速ディジタル伝送方式へ適用することが初めて可能になったと言え

よう。

―１６７－
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第６章振幅変調信号の非直線増幅と符号誤り率特性

６．１まえがき

通信装置の送信出力の増加により，中継間隔が増大できることは周知の事実である。ミリ波導

波管伝送方式の研究の初期段階ではミリ波帯の半導体素子の進歩が充分でなく送信出力を満足に

とることができなかったため，ミリ波信号を進行波管により増幅することが検討された。この際，

方式の経済性と信頼性の観点から進行波管の広帯域増幅特性を利用して複数のミリ波信号を共通

増幅する方式が筆者らによって研究された（ｌ）－（３）。その後，ミリ波半導体素子の進歩は著しく，

４３ＧＨｚ～８７ＧＨｚの周波数帯域を用いるＷ－４０Ｇ方式ではミリ波送信周波数変換器の出力を直接

送出することによって１５ｋｍの中継間隔を実現している（４）。一方，このようなミリ波半導体白身

の進歩に加え，これを用いた回路構成法の改良により，最近では超広帯域な周波数変換器が実現

されるに至り（５）これを用いて複数の信号を一挙に周波数変換することも可能になりつつあると

言える。したがって，複数のミリ波信号の共通増幅（あるいは変換）という問題は古くて新しい

ものと考えられる。十

増幅あるいは変換というようなアクティブな機能を用いる動作では通常，非直線特性の問題を

考慮する必要があり，特に入出力特性に見られる飽和特性は充分な検討を要する。

この章ではミリ波導波管伝送方式用に開発されたミリ波２重はしご形進行波管を用いて２周波

あるいは４周波の振幅変調信号を共通増幅する場合を例にとり，符号誤り率特性，最適識別レベ

ル等を検討するとともに，実験との比較を行なっている。

本章では，まず始めに進行波管の増幅特性とその数式的取扱いについて述べた後，これを用い

て波形伝送特性ならびに共通増幅時の特性について言及する。次に，これらの結果を用いて符号

誤り率特性と最適識別レベルを求めた。その後，実験結果との比較を行ないその妥当性を示した。

振幅変調信号の共通増幅では，大きな送信出力を得る目的で増幅器の非直線領域を使用するが，

この際，入力側のパルスのＯＮ－ＯＦＦ状態の組合せが異なると出力パルスのピーク値が変動する。

この変動量と符号誤り率特性‘との関係が本検討により明らかになったと考える。

６．２進行波管の増幅特性

進行波管によるＡＭパルスの増幅については波形伝送的な観点からの筆者らによる研究がある

が（３），ここでは本章の見通しをよくする意味でこれらの概要を記す。
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６．２．１進行波管の波形伝送特性

進行波管の諸特性のうち波形に影響を与える要因は以下のものである。

（１）入出力整合特性／

入出力端の不整合によって生ずるパルスエコーによるものであり，Ｖ．Ｓ．Ｗ．Ｒ．＾１．３ならば出力

パルスのＺ：）／び比ぼ３０ｄＢ以上となる。犬

（２）利得および位相の周波数特性

二重はしご形進行波管の代表的な特性を図６．１に示す。

α）利得周波数特性

進行波管（ここでは二重はしご形を指す）は，遅波回路としてフィルタ形構造のものを用いて

いるため利得に１次式で表わされる傾斜をもつほか，入出力の不整合及び発振防止用減衰器部分

における反射などによって利得周波数特性にリップル分を生ずる。このような特性に依って出力

パルス波形は直交成分とエコーパルスを発生する。利得の１次傾斜が－３ｄＢ／ＧＨｚ，利得リップ

ルの振幅が０．５ｄＢ程度のとき，半値幅２ｎｓのガウス形パルスを増幅すると，出力波形には最大

振幅約４％の奇対称の直交成分と－３１ｄＢ程度のエコーパルスが生ずるが，これらの値はミリ波

通信方式の上から一応許容できるものである（３）。現在得られる進行波管の利得周波数特性は，利

得の一次傾斜－２ｄＢ／ＧＨｚ，利得リップル０．５ｄＢであり満足できる値となっている。

β）位相周波数特性

波形伝送特性上問題となるのは位相の２次成分とリップル成分である。これらの影響に依って

出力パルス波形は直交成分とエコーパルスを生ずる。現在得られる進行波管の平均的な位相周波

数特性として，位相の２次成分を０．２ｒａｄ／（２π）２（０．５ＧＨｚ）２，位相リップルを０．０７ｒａｄ～０．２ｒａｄ。

と仮定し，半値幅２ｎｓのガウス形パルスの増幅を考えると，出力パルス波形には最大約２％の

偶対称の直交成分と－２９ｄＢ～－２０ｄＢ程度のエコーパルスが生ずる（３）。通信方式的観点から見

て，２次の位相成分に依る影響はほとんど無視できるが，位相リップルに依るものはタイムクロ

ストークの主因となる。しかし実験的検討に依れば，進行波管の中心周波数近傍での動作であれ

ばそれほど顕著なエコーは見当らない（３）。

以上２つの周波特性による出力パルス波形を図６．２にまとめて示す。

（３）非直線特性

進行波管を飽和領域で使用した場合，振幅及び位相の人出力関係が非直線的になる。進行波管

の非直線特性の表示式は規格化入出力という考え方を用いた半理論式が実際の特性とよく一致す
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ることが知られており（６）一般に次のように表わされるｊ

＿の
ｑｏ＝√Ｆ平‘？‾（１十∂ｏの）

θ－ｙ，＝ｙ。・言ｌｏｇバ１＋４り）

り＝

ｑｏｓ＾・ｐｉ

－ ４７０ニ
血

加

（飽和特性）

（移相特性）

（６．１）

（６．２）

（６．３）

ただし鳶（ｍＷ）：入力

Ｚ・ｏ（ｍＷ）：出力

Ｑｏｓ＾：小信号利得

九（ｍＷ）：無損失飽和入力

∂ｏ：損失利得比係数

７。：大信号超過移相角

γ，：小信号位相角

θ：入出力位相角

９ｆ：規格化入力

９ｏ：規格化出力

これらの特性を図６．３，図６．４に示す。しかし実際にＡＭパルスの増幅特性を検討する場合

（６．１）～（６．３）の表示式では波形歪の物理的意味が把握できないので，文献（３）では，（６．３）の規格

化入出力の代りに規格化入出力電圧，すなわち

ｇ，ｙ√示ニ√１とｕｉｓ√ｑ≪°ａ，－１１６－

：

ｐｉｓ

を用いて（６．１），（６．２）を次の様な多項式で近似している。

０．９∂ｏ２－１

¨¨２¨４

∂－７・＝７ｅ｛好一ｚ々４十〇．４ぬ６）

仇５

（６．４）

（６

（６

５）

６）

ただし，この近似は８ｏ＜２，乙・，＜０．７で成り立つ。図６．５にｚ・，とＰｉｌＰｉＳの関係を示す。

α）入出力移相特性

（６．６）から明らかなように，ｚ々すなわち入力が変化するに従って出力位相が変わり，位相変調

゛この半理論式はマイクロ波帯のらせん形進行波管に対するものであるが，ミリ波帯の二重はしご形進行波管

に対しても使用することができる（３）。
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０．８

がかかる（ＡＭ－ＰＭ変換）ほか，多周波共通増幅の場合には干渉波が発生する‘３）。これらの量は

（６．５）（６．６）からわかるように７ｅ，ｄｏ，Ｐｉの３つによって現定されるが，例えば∂ｏ＝２．０，７ｅ＝

１．５の進行波管に半値幅２ｎｓ，ピーク電力が飽和入力の－７ｄＢ（ｚ・．＝０．４）のガウス形パルスを

加えた場合，ピーク値で約９％の直交成分が生ずる。

β）入出力飽和特性

入出力間の振幅の非直線関係によって，出力パルス波形は線形増幅の場合に比べてピーク電力

が抑圧される（ＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ）。（６．５）から明らかなようにＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎの度合はδｏに

依存する。例えば（５ｏ＝２のときピーク電力が飽和入力の－７ｄＢのガウス形パルスを増幅する

と約１．５ｄＢのＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎをうける。

図６．６に非直線特性による出力パルス波形を示す。
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６．２．２進行波管による増幅方式

ミリ波導波管伝送方式において進行波管を使用した場合，考えられる主な増幅方式は次のもの

である（３）。レザダ

（１）１周波増幅方式＼

（２）２周波共通増幅方式

２－１同期方式

２－２非同期方式犬

（３）４周波同期共通増幅方式

これら（１）～（３）の３方式のうち，（１）は進行波管の広帯域性の有効利用及び経済的使用という立

場からはあまり有利な方式ではないので，以下では（２）及び（３）の方式について述べる。

〔Ｉ〕２周波共通増幅方式

これはミリ波の２システム分を同時増幅するものである。この方式を用いた場合，方式設計上

最も問題となるのは，非直線特性に依るＡＭ－Ｃｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ及び干渉波の発生である。文献（３）

では干渉波の影響を避けるため，２つのシ界テムを同期させて使用する方式（２－１）が提案され

ており，パルス専有率が５０％以下なら等価的に１周波増幅と見なせる事が示されている。七かし
－Ｉ●。・ｊｊ●，ゝｉｌ¶÷・■

中継系全体を考慮した場合パルスの占有率は８０％以上にする方が有利とされており（７）また実際

にもシステム相互の同期をとることは少ないと思われる。そこで一般的には非同期方式（２－２）

が採用されると考えられる。この場合にも勿論，干渉波の発生とＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎが起こる

が，それ以外に２つのシステムのマークとスペースが全くランダムに発生する事によって進行波

管の入力レベルが変化するため出力パルスの振幅がある範囲で変動し中継系の符号誤り率に影響

を与えると考えられる。これについては次節で述べる。

〔Ｈ〕４周波共通増幅方式

これはミリ波４システム分を同時増幅するものである。この方式では出力レベル，干渉波レベ

ルなどの観点から非同期方式を使用する可能性は少ないと考えられるので，この場合は４システ

ムのパルスの占有率を５０％以下とし相互に同期をとって等価的に２周波共通増幅として使用する

必要がある。この時にも〔Ｉ〕と同じように出力パルスのレベル変動が起こり符号誤り率に影響

する。これについては次節に述べる。

以上の事から実現可能な方式として，２周波非同期共通増幅方式及び４周波同期共通増幅方式

の２つが考えられるが，以下では主に入出力飽和特性に依る出力パルスのピーク振幅変動を考慮

した場合の各方式の符号誤り率の変化について述べる。

―１７８－



６．３共通増幅時の利得と出力抑圧

前節までに述べたように進行波管を用いた共通増幅方式としては，次の２つが有利である。

〔Ｉ〕２周波非同期共通増幅方式

〔ｎ〕４周波同期共通増幅方式（ただしパルス専有率Ｋ５０％）

しかし〔Ｉ〕，〔Ⅱ〕の２方式ともに大きな送信出力を得る目的で進行波管を非直線領域で使用

するため出力パルスのピーク値が入力パルスの状態によって変動し符号誤り率に劣化を与えると

考えられる。そこで次節で符号誤り率を検討するに先立って，共通増幅時の出力抑圧ならびに利

得の減少を求めておくことにする。

６．３．１出力抑圧特性

進行波管を非直線領域で使用した場合，線形増幅に比べて出力パルスめピークが抑圧される。

図６．６からもわかるように，共通増幅時においては信号入力レベルがさらに大きくなるため，出

力パルスのピークは一層抑圧される。ここでは１周波増幅の出力パルスピークに対する共通増幅

時の出力パルスピークの比をｄＢで表わし，これをＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎと呼ぶことにする。

文献（３）で述べられているような準静的な取り扱いを行をえばＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎは１周波

ＣＷ増幅とＣＷ共通増幅の出力の差と考えてよい。今共通増幅として２周波を考えると，この

時の入出力特性は次のようになるｊ３）（６）

ｑｏ＝ｑｏａｈ＾｛ａ）＋ｑｏｂｈ＾（ａ）

＜ｆ＝２ｙｅ－Ｊｑｎｑｎ
ｌｏｇｅ｛１＋４（０．１十卯）｝

（、／に‾土√邸‾）２＝

４（卯十祠

｛√て土、／石‾｝２

｛１十（√石‾土√寂‾）４｝１／２１１十∂、（√寂‾土√寂‾）２｝

（６．７）

（６．８）

（６．９）

ただしＱｎ，・？ｆ２は２つの入力を規格化して表わしたものであり，Ｊｏ，Ｊｘは第１種Ｂｅｓｓｅｌ関数。

そこで既に（６．１）～（６．３）に示された１周波増幅特性式と組み合わせて，等規格化入力（Ｑｉｉ＝

Ｑｉｉ）という条件の下に，種々の∂ｏ，ア。に対するＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎを求めると図６．７のよう

になる。また一般に２つの入力が異なる場合のＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎを∂ｏ＝アｅ＝１．０の場合に

ついて図６．８に示した。

―１７９－
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６．３．２利得の減少

共通増幅方式においては駆動信号入力が１周波増幅時よりもさらに非直線領域に近いレベルに

あるため，利得も１周波増幅にくらべて小さくなる。６．３．１と同じく（６．１）～（６．３），（６．７）～（６．９）

を用いると利得の減少と入力レペルとの関係を求めることができる。図６．９には等規格化入力の

下で，種々の∂ｅ＞７ｅに対して利得がどのように減少するかを示し，さらに図６．１０には一般白りな

場合として２つの入力レベルが異なる時の利得の減少曲線を∂ｏ＝γ。＝１．０の場合について示し

た。これらのグラフから，当然の事ながら１周波増幅の場合には∂ｏのみの影響を受けることが

わかる。また２周波増幅の場合には入力レベルの大きいところではγ。の影響が大きい。，これら

の結果は文献（３）の諸結果ともよく一致する。

６．４共通増幅方式の符号誤り率と最適識別レベル（８）

６．４．１同期方式の符号誤り率特性

ここでは４周波同期共通増幅方式の符号誤り率について計算してみる。この方式を用いる場合

には進行波管による干渉パルスの発生を少なくする必要上パルスの専有率を５０％以下にする必要

があり，実質的には（時分割的な）２周波共通増幅となる。この場合出力パルスの振幅は通常の

Ｂｉｎａｒｙパルス伝送と同じくＯ，１の値をとるほか，２つのシステムのパルスが同じタイムスロ

ットで増幅される場合には，６．３．１で述べたようなＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎをうけて，その出力振

幅はゐ（Ｏくｋ＜ｌ）となり，結局０，ｋ，１の３値をとることになる。

ここではＢｅｎｎｅｔｔ（９）Ｍａｒｃａｔｉｌｉ（ｌｏ）らの方法に従って，次の仮定の下に符号誤り率を計算して

みる。

１）識別は瞬間サンプリング，理想識別とし，包絡線検波である。

２）雑音はガウス分布とし，ＴｉｍｅＣｒｏｓｓｔａｌｋやＦｒｅｑｕｅｎｃｙＣｒｏｓｓｔａｌｋは考えない。

３）２システムのマーク及びスペースの生起確率はそれぞれ１／２とする。

Ｂｅｎｎｅｔｔに依ればこのような仮定の下での符号誤り率は次式で与えられる。

Ｐｉｓｉｍ＝１ｅ一子喩

耳ｊヽ・／・）ニ・
と丿〇ｊ蛍とかΣ

／・ｅ一阿び‰か

ただし７）（ＳＩＭ）：ＳｐａｃｅをＭａｒｋと誤る確率

ｊ）（ＭＩＳ）：ＭａｒｋをＳｐａｃｅと誤る確率

ｐｏ：スライスレベル

－１８１－

（６．１０）

（６．１１）
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ｊ４：パルス信号振幅

（７２：ガウス雑音の平均電力

７ｏ（）：零次変形Ｂｅｓｓｅｌ関数

従って，総合の符号誤り率几は

Ｐｅ―Ｐ（ＳＩＭ）十耳ＭＩＳ） （６．１２）

で与えられる。

また（６．１１）はｌｚ次変形Ｂｅｓｓｅｌ関数の級数表示としても与えられる。（付録Ａ－２）

Ｐ．≫．，＝ｉ｜，（ｉ）”ｌｎ（ゲ）．一々ｉ２’ （６．１３）

以上から総合の符号誤り率几を求めるには，乃ｓ／。，），及び乃。ｓ，を求めればよいわけであるが，

Ｐ（ＭＩ．Ｓ）は計算が煩雑である。しかし文献（１１）にはＰ（ＭｉＳ）を求める近似計算式が示されており次式で

●／ｊ表わされる。

Ｐ（ＭＩＳ）＝ 息 ｅ一一％好一

ｅ一片佃Ｌ

（ゐ－ｐｏ）√Ｆ

―１８４－

｝＋．一猫’〕

（６．１４）

（６．１５）

（６．１６）

（ｙ

λ一ｐｏ

従って同期方式の通信パルスの振幅は０，ゐ，１の３値をとりそれぞれの生起確率は仮定３）よ

り１／２，１／４，１／４と考えられるので，総合の誤り率は（６．１５）により近似的に与えられる。

またこの方式の最適識別レベルは次式から求められる。（付録Ａ－３）

７，（登）・ｐ（一言）＋Ｚ，（ヂ）・ｐ（一首）－２＝０

しかしＭａｒｋ及びＳｐａｃｅの生起確串が１／２のときは耳。ｓ，と几。，をｐｏに対してプロッ

トし，Ｐ（ＭＩＳ）―Ｐ（ＳＩＭ１となるｐｏをクラクフから求めることによっても最適識別レベルを求めること

ができる（１２）。図６．１１から図６．１４にそれぞれのＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎに対する符号誤り率及び最

適識別レベルの計算結果を示した。
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６．４．２非同期方式の符号誤り率特性

ここでは２周波非同期共通増幅方式の符号誤り率を６．４．１と同じ仮定の下に求めてみる。この

場合，非同期方式であるため受信パルスのピークは１（ＮＯＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ）からｋ（Ｍａｘｉｍｕｍ

Ｃｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎ）まで連続した値をとると考えられ，符号誤り率を計算する場合には，ピークの分

布を求める必要があるが，ここではＰｅａｋＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎを離散的に取り扱うこととし，受信パ

ルス振幅が３値をとる場合の総合の符号誤り率を示す式（６．１５）を多値をとる場合の式に書き換

えることにより符号誤り率を求めた。すなわちｗ＋２を分割レベル数として，

尚け厚づ≒斤言し 十ｅ一子喩〕（６．１７）

この場合の最適識別レベルも前節と同じく乃ＭＩＳ）と乃ｓ／、、ｆ）の交点を求めることによって図か

ら得られる。図６．１５～図６．１８にアｅ＝∂ｏ＝１の場合についてｗ＝５０として符号誤り率瓦及

び最適識別レベルの計算結果を示す。

６．５考察

６．５．１共通増幅時の符号誤り率特性

進行波管を共通増幅用として中継系に組み込んだ場合，中継系の符号誤り率は，１周波増幅時

に比べて劣化する。しかしＣ／Ｎあるいは識別レベルを適当に調整することに依って中継系の符

号誤り率を改善することができると考えられる。進行波管の入力レベルと出力抑圧（ＰｅａｋＣｏｍ－

ｐｒｅｓｓｉｏｎ）の関係および出力抑圧と符号誤り率特性の関係等については前節までに明らかになっ

ているので，ここでは抑圧とＣ／Ｎあるいは識別レベルの変化について数値的に簡単な検討を行

なっておく。共通増幅によって劣化した中継系の符号誤り率特性を改善するにはＣ／Ｎを大きく

すればよいわけであるが，Ｃ／Ｎを大きくするには当然２つの方法が考えられる。すなわち

（１）Ｃを一定としｙを減少させる。

例えば，雑音指数（ＮＦ）のより小さい受信増幅器を用いる。

（２）Ｎを一定としＣを増大させる。

例えば導波管伝送路を短縮するだけでよい。

の２つの方法がある。ただしここでＣ（Ｃａｒｒｉｅｒ）と考えているのは共通増幅による出力抑圧を全

く受けていないパルスのピークである。

まず最初に（１）の方法について考えてみる。この方法をとった場合には図６．１１から図６．１８にわ

たって示した各グラフからわかるようにＣ／Ｎ比を大きくすると共に識別レベルもある程度変え

る事に依って元の符号誤り率特性を再現することができる。いまパルスのピークに対する最適識

－１８９－
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図６．１５非同期共通増幅方式（抑圧１ｄＢ）の符号誤り率と最適識別レベル
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図６．１６非同期共通増幅方式（抑圧２ｄＢ）の符号誤り率と最適識別レベル
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図６．１７非同期共通増幅方式（抑圧３ｄＢ）の符号誤り率と最適識別レベル
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図６．１８非同期共通増幅方式（抑圧４ｄＢ）の符号誤り率と最適識別レベル
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別レベルの比をｐｏと表わし種々の抑圧に対して元の符号誤り率を再現するに必要なＣＩＮとＰｏ

を２つの増幅方式についてグラフから求めると表６．１および表６．２の様になる。この表からわか
ｓ一一Ｉ｀－一一’－ＩＩ

る様にＮｏｉｓｅを減少させてＣ｜Ｎ比を改善し当初の符号誤り率特性を得ようとする場合にはＣ

／ｊＶを大きくすると共に識別レベルを下げる必要がある。さらにこのような識別レベルの低下は

抑圧が増大するにつれて大きくなることも表からわかる。また同期共通増幅方式と非同期共通増

幅方式を比較した場合，抑圧が小さいところではＣ／Ｎ比の点から言って非同期方式が有利であ

り，かつ識別レベルの下降の割合も小さいが，抑圧が大きくなるにて）れて２つの方式間の差は縮

ってくる。これについては（２）の方法について検討した時に述べる。

次に（２）の方法についてーすなわちＣを増大し，Ｎを一定に保つ事によってＣ／Ｎ比を改善

する場合について考えてみる。この時，元の符号誤り率特性を再現するために必要とされるＣ／

ｙ比は当然のことながら表６．１，表６．２の値と同じである。従ってこの場合の問題点は識別レベ

ルをどの程度変化させればよいかという点にある。しかしこの場合はＣ／Ｎ比を改善するために

Ｃを変化させているので（１）のように識別レベルをパルスピークと識別レベルの比でもって表わす

と基準が異なって都合が悪い。そこでここでは抑圧がない（ＯｄＢ）ときのパルスピークを基準に

とり，これと識別レペルとの比をｐｏ’と定義し，種々の抑圧に対して元の符号誤り率特性を与え

るＣ／Ｎとｐｏ’をグラフから求めて表６．３，表６．４に示した。表から判るように最適識別レベル

の変化はほとんどないと考えられる。すなわち（２）の方法をとった場合，元の符号誤り率特性を再

現するためにはＣ／Ｎ比を変えるだけでよく，識別レベルはほとんど動かさなくてもよいと言う

事ができる。この現象は次のように説明できる。

総合の符号誤り率几は（６．１２）で示されるようにマークをスペースと誤る確率Ｐ｛ＭＩＳ）とスペ

ースをマークと誤る確率ＰｔＳＩＭ）の和として与えられるが，耳ＭＩＳ）のみについて考えてみるとこれ

は次式で表わされる。

耳ＭＩＳ）ニ耳１１０）＋Ｐ（ｋｌＯ） （６．１８）

ただし乃Ｉ／Ｏ）；抑圧を受けないパルスをスペースと誤る確率

ｆ‰１０）’，抑圧を受けたパルスをスペースと誤る確率

抑圧を受けたパルスは抑圧を受けないパルスに比較してＣ／Ｎが－２０１ｏｇｌｏんだけ劣化してい

ると考えられるが，図６．１１から判るように誤り率が１０－５以下の範囲ではＣ／Ｎで１ｄＢの差

は誤り率で１桁以上，２ｄＢの差では２桁以上の差となり，結局乃ＭＩＳ）に対しては耳＊／０）が大き

く影響するので（６．１７）は近似的に

―１９４―
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表６．１同期共通増幅方式における

Ｃ／Ｎおよび最適識別レベル

抑圧誤！）率＝１０‾５誤！？率＝１０‾７誤夕率＝１０‾９

（ｄＢ）Ｃ／Ｎ″，Ｃ／Ｎ″。Ｃ／Ｎ″。’

０１６．００．５３４１７．７０．５２５１８．８０．５２０

１１６．９０．４８３１８．６０．４７３１９．７０．４６６

２１７．９０．４３１１９．６０．４２１２０．８０．４１６

３１８．９０．３８４２０．６０．３７６２１．８０．３７２

４１９．９０．３４２２１．６０．３３４２２．８０．３２８

５２０．９０．３０４２２．６０．２９７２３．８０．２９３

６２１．９０．２７１２３．６０．２６５２４．８０．２６２

表６．２非同期共通増幅方式における

Ｃ／Ｎおよび最適識別レベル

抑圧誤！７率＝１０‾５誤り率＝１０‾７誤り率＝１０‾９

（ｄＢ）Ｃ／Ｎβ。Ｃ／Ｎｐ。Ｃ／Ｎβ。

０１６．００．５３４１７．７０．５２５１８．８０．５２０

１１６．５０．５０６１８．２０．４９０１９．５０．４８１

２１７．４０．４５５１９．２０．４３７２０．５０．４２７

３１８．５０．４０２２０．３０．３８８２１．６０．３８０

４１９．５０．３５６２１．３０．３４４２２．６０．３３７

ただしρ。゛
識別レベル

ー

パルスピータレペル

―１９５－
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表６．３同期共通増幅方式における

Ｃ／Ｎおよび最適識別レベル

抑圧誤り率＝１０‾５誤り゛率＝１０‾７誤り率＝１０‾９

（ｄｌ３）Ｃ／ＮべＣ／ＮべＣ／Ｎべ

０１６．００．５３４１７．７０．５２５１８．８０．５２０

１１６．９０．５３６１８．６０．５２５１９．７０．５１８

２１７．９０．５３８１９．６０．５２５２０．８０．５２４

３１８．９０．５３６２０．６０．５２２２１．８０．５２３

４１９．９０．５３６２１．６０．５２５２２．８０．５２５

５２０．９０．５３４２２．６０．５２２２３．８０．５２３

６２１．９０．５３８２３．６０．５２５２４．８０．５２４

ただし

表６．４非同期共通増幅方式における

Ｃ／Ｎおよび最適識別レベル

抑圧誤！）率＝１０‾５誤！）率＝１０‾７誤！）率＝１０‾９

（ｄＢ）Ｃ／ＮべＣ／ＮべＣ／Ｎべ

０１６．００．５３４１７．７０．５２５１８．８０．５２０

１１６．５０．５３７１８．２０．５１９１９．５０．５２１

２１７．４０．５３６１９．２０．５２０２０．６０．５２０

３１８．５０．５３７２０．３０．５２３２１．６０．５２４

４１９．５０．５３４２１．３０．５２１２２．６０．５２２

―１９６－



・

゛へ

ＰｌＭＩＳ）≒・ｆ（≪／０）

となる。従って総合の符号誤り率は近似的に

八―Ｐ（．ＭＩＳ）十耳ＳＩＭ）≒Ｐ（．ｋｌＯ）十耳ＳＩＭ）

（６．１９）

（６．２０）

と表現できる。従うて抑圧によるＣ７Ｎ劣化分２０ｌｏｇｉｏゐだけＣＩＮを大きくしてやる事により、

元の符号誤り率特性を得る事ができる。以上の説明は同期共通増幅方式に対するものであるが、

非同期共通増幅方式に対しては最大抑圧（ＭａｘｉｍｕｍＣｏｍｐｒｅｓｓｉｏｎん）の代りに平均的な抑圧を

考えてやれば同じように説明できる。

６．５．２実効利得および最大許容入力

進行波管を共通増幅に使用した場合，共通増幅を行なう事により出力が抑圧されるので１周波

増幅にくらべて利得が減少するのが普通である。（図６．９，図６．１０参照）連続波の増幅において

はこの利得の減少をそのまま進行波管の利得の減少と考えてよいがパルスのようなディジタル信

号の増幅の場合にはこのように直ちに結びつけて考えるのは妥当ではない。すなわちパルス伝送

系の良否は符号誤り率特性で判断されるべきものであるから，１周波増幅時にある符号誤り率を

与えるＣＩＮと共通増幅時に同じ符号誤り率を与えるＣ／Ｎとの差をもって利得の減少と定義す

るのが妥当であろう。ここではこのような定義による利得を実効利得と呼ぶことにする。そこで

∂ｏ＝μ＝１．０の特性を待った進行波管を使って共通増幅を行なった時，各増幅方式の実効利得は

どのようになるかについて符号誤り率１０－７の場合について図６．１９に示してみた。

これから判るように共通増幅を行なった時には，当然の事ながらどちらの方式をとっても１周

波増幅方式より実効利得が低下するが，共通増幅方式を比較した場合には，非同期パルス共通増

幅方式の方がやや有利（１０－７の符号誤り率の時実利得で０．５ｄＢ有利）であると言える。

６．５．３実験的検討

ここではミリ波総合中継実験における符号誤り率特性の測定結果とこれまでに述べた理論的検

討結巣との比較を行なっておく（７）。まず図６．２０に実験結果を実効利得で表示したものを理論的に

導かれた実効利得曲線と共に示す。実験では進行波管を２周波非同期共通増幅器として使用し、

また共通増幅による符号誤り率特性の劣化を補償するために６．５．１の（２）の方法を用いている。

この実験において符号誤り率を補償改善するために必要な識別レベルの変化はディシジョンバ

イアス指示で０．０００１Ｖないし０．０００２Ｖであった。一方、識別レベルに関する測定に依るとディ

ジジョンバイヤス指示で０．０００１２Ｖの変化が識別レペノｋの１％変化に対応する。従って実験では

―１９７－
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０。８％ないし１．６％程度の識別レベルの変化があったと考えられ、（２）の方法によって符号誤り牢特

性を補償した場合識別レベルの変化はほとんどないという６．５．１節の結果とほぽよく一致してい

ると考えてよい。づ

６．６まとめ‥

これまでの検討結果を以下にまとめる。

１）進行波管を共通増幅に用いた場合，最も実現の可能性の高い方式として２周波非同期共通

増幅方式と４周波同期共通増幅方式の２つか考えられるが，符号誤り率特性のみについて考慮し

た場合，Ｃ／Ｎの点で２周波非同期共通増幅方式の方がやや有利である。

２）共通増幅を行なった場合，出力抑圧効果によって１周波増幅に比較して符号誤り率特性が

劣化するが，これを補償するには２つの方法がある。

（ｉ）信号レベルを一定とし雑音のレベルを減少させてＣ７Ｎを大きくすると共に識別レベルを

下げる。＼，

（ｉｉ）雑音レベルを一定とし信号レベルを増しＣ／Ｎを大きくする。この時，識別レベルはほと

んど動かさなくてよい。

以上の検討により振幅変調信号の共通増幅時の誤り率特性，識別レベル等が明らかになった。

残された問題として位調変調信号に対する検討が考えられる。
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第７章結 言

本論文はミリ波導波管伝送方式への適用を主たる目的とした高速ディジタル信号の変復調なら

びに伝送に関する研究結果をとりまとめたものである。

百ＭＢ以上の高速４相ＰＳＫ信号を対象にその同期検波用搬送波同期回路，復調回路の構成法，

設計法について述べると共に√さらに周波数利用効率の高い多値振幅位相変復調回路の構成法に

ついて言及した。また非直線歪の存在する系におけるパルス信号伝送の解析を示した。

これらの研究成果をまとめると，

（１）従来，大きなループー巡遅延時間を有する位相同期回路では，広い周波数変動に対して安

定に動作し，かつスペクトラム純度のよい搬送波を抽出することは困難とされていた。本論文で

は，再変調比較形搬送波同期回路に周波数掃引と積分の２つの機能を有する可逆計数回路を付加

することを提案し，上記の困難が解決できることを示した。またミリ波導波管伝送方式用の４００

ＭＢ４相ＰＳＫ信号同期回路として用いることにより，同期引込み範囲１，７００±２０ＭＨｚ，上記

周波数範囲内での定常位相誤差±２°以下，抽出搬送波雑音０．６°ｒ．ｍ．ｓ．以下というすぐれた特性

を得ることができた。

（２）上記搬送波同期回路に高速パルス識別回路，高速位相検波回路等を加えて復調回路を構成

し，高速変調回路と組み合せることにより８０６Ｍｂ／ｓ４相ＰＳＫ信号の変復調が安定かつ良好に

行ないうることを示すとともに，高速変復調回路の設計法，構成法を明確にした。

また，これらの結果にもとづいてミリ波導波管伝送方式用送受信装置を構成し，ミリ波導波管

を用いた伝送実験を行ない√高速搬送波ディジタル信号による導波管伝送方式の妥当性を示した。

（３）多値振幅位相変調方式は他の変調方式にくらべて周波数利用効率がすぐれているが，変復

調過程における信号処理が複雑であるため高速パルス伝送には適さないと考えられていた。本論

文では，重畳変調という考え方を用いることにより，高速領域においても容易に多値振幅位相変

調方式が実現できることを示すと共に，符号誤り率特性，位相同期回路等について検討を行なっ

た。また，４００Ｍｂ／ｓならびに１．６Ｇｂ／ｓという高速ディジタル伝送実験を行なってその妥当性

を示した。

これらの研究は高速ディジタル伝送を対象としたが，より低速の搬送波ディジタル伝送にも，

一般的に応用できるものである。また，伝送方式としてはミリ波導波管伝送方式を主たる対象と

しているが，ここで得られた結果は，単にミリ波のみならずマイクロ波や準ミリ波を用いる地上・

の高速ディジタル伝送方式や大容量の衛星通信方式に対しても広く適用できると考える。
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付録１

まず第１パスが誤らない場合について，式（５．１８）の積分Ｉｆｐ（もダ）ｄｘ’ｄｙ’を求めてみ

ることとする。

この場合，再マッピング後の信号ベクトルｒ，，”＞は（Ｓ２十ｚｚ）となっている。そこでＳ，信号が

忌信号として誤判定される確率をＰ＾ｓ，→Ｓｉ’＊と表わすとすると，図５．１５の積分領域に従って

Ｐ（Ｓ１－．Ｓ，）―汀心仏ｐ｛ｘ，ｙ）ｄｘ

＝〔（１）ヅケ）〕ベヤ）

＝Ｐ（Ｓ，→ｓ４）

耳ｓ，→Ｓ）－

乃ｓ２→ｓ１）

汀祠Ｔでμタ｛ｘ，ｙ）ｄｘ

十（シ・（な）〕２

β－α。
Ｊ－ａ耐単ｐ｛ｘ，ｙ）ｄｘ

＝〔べこ〕＋ベヤ）・川〔１－ベヤ

―－Ｐ（Ｓ２→ｓ３）

）〕

玖ｓ。→ｓ、、＝＼≫－ａ＿ｄｙｂ－ａｆ）（ｘ、タ）＆

＝（１－ベゲ）〕２

玖ｓ、－ｓ、、汀ｄｙＪｓ－ｇｆ）（ズ、ｙ）＆

＝〔心〕－ベヤ）〕〔１－・（誓）〕

Ｒｓ、→ｓ、）＝汀耐う（ズ、ｙ）冶

＝〔引ド（誓）〕〔ぐ〕ヅヤ）川

－２０３－

心



∞∞゛
玖ｓ，→Ｓｉ）―仙耐らｐ（エ，ｖ）ｄｘ

・Ｉみ（誓）ト（等）〕

Ｐ（Ｓｔ＾Ｓ，）―良心ソ£ンｐ｛ｘ，ｙ）ｄｘ

＝〔１－・（等）〕・（等）

Ｐ（Ｓｉ－’Ｓ，）

゛Ｊ：７ｙｄｙｆ：ｇ－１≫＿）＆

＝（べ句ザヤ）－１〕〔ぐト（等）〕

耳ｓ・“ｓ・）＝良則Ｔ７勺’（｀；・ｙ）＆ニ．

＝（１－ベケ）〕〔ぐ〕－ベケ）〕

ただしＺ・ｉｘ，ｙ）＝

これと同様に，ｒｎ，Ｔｉｌ‘３），ｒｌｌ（４’のそれぞれの場合について積分領域Ｚ）。’に留意しながら計算

を実行すると，その結果は表Ａ－１のようになる。同表には各場合の生ずる確率ｐ．（ｍ）をも同時

に示した。ただし，同表において

ｚ４°（ｚ）（う），

●＝ぐ）

ｙ＝（悩剔

－ベケ）

・＝べ勺芦）

ψ（ズ）＝マ＝ｌレフ二ｅｘｐ（一首）ぷ

である。従って，いまＳ，信号かＳｊ信号に誤る場合のすべての確率をＰｓｕ・とすると，式（５

１８）から，各乃１１ｓは以下のように求められる。十

－２０４－

ｌ

ｌ

｜

｜

｜

１

｜

｜

｜

｜

ｌ

１

｜

ｉ

｜



表Ａ－１第２パス信号の誤り率の計算

第１パ第りパ
ス信号ス信号５１ｓ２５３ｓ４

発生ｕｍｚ心眼ｚ４２１£？２

第確率

ｌ５，（ω－０（１－り（ｚ心十ｚい１）（Ｉ－００－０υ

象

限５２（ω－０（ｌ－０（ｚ心十ひ－１）（１－０（ｗ－ｖ’）ｖ

に

誤５３（ｚｚ十ｚ・－ｌ）（ｗ－ｕ）＼（ｕ十ｚ・－１）Ｏ－りＣｗ－ｖｙ

る

５４（トり知（１－Ｏｚタ（Ｉ－０２

発生ｕ（ｌ－ｗ）ｗ（ｌ－りべ１－ａ）ｗ（ｌ－ｗ）

第率

２５，（Ｕ・一占）（ｚ－り（ｚｚ十ｚｊ－１）（，ｒ－り（ｇ－ｏ（ｙ－り

象

限ｓ２（１－０（１－ｙ）（１－り（１－ｚ）べ１－ｙ）

に

誤５３（ａ十ｐ－１）（１－ｙ）（ω－０（１－ｚ）（ｇ－０（１－ｙ）

る

ｓ４（Ｉ－０（ｙ－りｖ｛ｙ－ｖ．）（１－り（ａヽ－ａ）

発生（１－ａ）（１－（〉（１－ａ）（１－ａ・）（１＝ａ）２（１－ｓ）２

第’

３ｓ．（１－ｙ）（ｚ－ｓ）（１－ｚ）（ｚ－α）（１－ｙ）（ｙ－○

象

限Ｓ２・（ｚ－ｕ）（１－ｙ）（１－ａ’）（ｚ－α）（１－ｙ）（ｙ－り

に

誤Ｓ３（１－ｙ）（１－ｚ）（１－ｙ）（１－○（１－ｙ）２

る

Ｓ４（ｘ－ｉｉ）（ｙ－り（ｙ－り（ヽｒ－ｔｔ）（ｚ－り２

発生ｗ（ｌ－ｕ）ａ（１－りｕ．（ｌ－りｗ（ｌ－ｗ’）

第’

４５，（１－０（１－ｙ）（１－ｚ）（１－りべ１－ｙ）

象

限Ｓ２（ｊ：－！ｉ）（＾ｗ－ｖ）’（ａ－り－１）（ｚ－ａ）（ｙ－ω）（ω－り
に

誤ｓ３（１－ｚ）（ω－０（ｚｚ十”－ＯＣｉ－ｙ）（１－ｙ）（ｇ－Ｏ

る

Ｓ４べｏｃ－ｕ）（１－０（ｙ－Ｏ（ｚ－ａ）（１－り

ｊ）１”ｓ＝Ｐｓｉｉ十八１３十Ｐｓ、４＝召ｉＢ＋２Ｄ）

ｐｎｓ＝八２１十Ｐｓ２３十八２４＝召Ｃ十ＡＤ十ＡＢ

＝ＲＩｌｓ

Ｐ３’’’＝Ａ｛Ａ＋２Ｃ）

，こだし，Ａ＝ｕ（ｌ－ｉ・）十ａ－ｕ）｛ｘ－ｕ）

召＝ｗ｛ｗ―ｖ）十（１－ｍ；）（１つ）

Ｃ＝ｕ（ｕ十ｖ－１）十｛ｌ－ｕ）｛ｌ－ｘ）

£）＝凹・十ａ－ｗ）（ｙ一功
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１
一
２＝即

耳

－・㎜－ ２

今，次の積分を考える。

｀－

二

Ｗ

し

－

－

｀Ｗ

二

付録２

Ｊぎｏ（今／″２）ｐｅ一畿置伽

Ｆ（エｒｕ゛Ｉ、ｏ（ａｘ）ｄｘ

でＺ ＝αズ ん＝

Ｆ（ｚ）＝

でＺｌｎ－＼（ｚ）

Ｆｉｚ）

ｂｌａ｝とおくと

今ｆｙＺｉｏｉｚ）ｅ－’”’ｄｚ

＝堡｛ｚ‰（ｚ）｝を用いてＦ｛ｚ）を部分積分すると

一

一

古魚〔ｚ”Ｌ｛ｚ）ｅ－’’’’〕ｒｉ２ｋｒ－’

－２゛”－１
∴Ｆ（ｊ゛；）ニＪ２Ｔご－ｕ’’Ｉｎｉａｕ）ｅ－’””

従ってＵ＝ｐｏ、α＝Ａ！♂、ｂ＝１／２♂より

Ｆ＜≫ｓ．＝｜．（＾）”／．（ゲド々｀

２０６－
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付録３

同期方式の符号誤り率は几は次式で表わされる。

八＝
ｅ
晋

一 〔１十｛’｛ゑｐｏ”几（兪）ｅ‾涵・

→一見（型）≒〔ゲド剰〕

従って八を最小にする最適識別レベルはｄＰ。／ｄｐｏ＝０なるρ０をＯくρ０く１の範囲で求めれ

ばよい。

ここで公式Ｘ゛’’Ｉｎ－Ｕｘ）＝心血｛ＸＩｎｉｘ）｝を用いると

ｅ
＿Ｘ２

ｊ゛２

２
・，（ゲ）｝

ｚ，（賛）

従って次の方程式を満すｐｏが同期共通増幅方式の最適識別レベルとなる。

７，（ク）ｅ一石十７，（ゲ）ｅ－ぷ一一２＝０

この方程式を計算機により解いた結果と６．４．１の図的解とを比較して表６．５に示す。
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表６．５同期共通増幅方式の最適識別レベル

抑圧量

０／Ｎ

ＯｄＢｌｄＢ２ｄＢ３ｄＢ４ｄＢ５ｄＢ６ｄＢ

（ｄＢ）

ρ
タａ

ｐｅＱｐ即ρ゛ＱβｙＱｐ゛゜’ｓｏ”ｅｏｐｙＱβｅａβｙａ”ｅｏ９°ｐ６１

１５０．５３９０．５４２０．４９８０．５０３０．４５５０．４６００．４１４０．４２３０．３７９０．３９００．３４２０．３６２０．３１９０．３３８

１６０．５３４０．５３５０．４９００．４９３０．４４５０．４４９０．４０５０．４１００．３６８０．３７７０．３３７０．３４８０．３１００．３２２

１７０．５２８０．５２９０．４８３０．４８５０．４３７０．４３９０．３９７０．４０００．３６００．３６６０．３２８０．３３６０．３０１０．３１０

１８０．５２３０．５２４０．４７６０．４７８０．４３００．４３２０．３８８０．３９２０．３５２０．３５７０．３１９０．３２６０．２９３０．２９９

１９０．５２００．５２００．４７１０．４７２０．４２５０．４２６０．３８４０．３８５０．３４７０．３４９０．３１４０．３１８０．２８６０．２９０

２００．５１６０．５１６０．４６６０．４６７０．４２００．４２１０．３７８０．３７９０．３４２０．３４３０．３０８０．３１１０．２８００．２８３

２１０．５１３０．４６２０．４６３０．４１５０．４１６０．３７５０．３７５０．３３７０．３３８０．３０３０．３０６０．２７５０．２７７

２２０．５１１０．４６００．４１３０．４１３０３７１０．３７１０３３３０．３３４０．２９９０．３０１０．２７１０．２７３

ρタａ‾グラフからの図的解法による最適識別゛ぺ゛

ρ，。一方程式を解いて得られる最適識別レベル

へ＿。 Ｗ

＝－●
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