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耐マルチパス性を有する変調方式 PSK-VP に関する研究＊ 
 

高井 均 
 

内容梗概 
 

デジタル移動体通信においては、雑音や干渉以外に、マルチパス波が互いに

干渉することで通信品質が劣化しうる。移動と共に各パスの到来位相関係が変

化することで著しい振幅と位相の変化を伴うフェージングを生じ、そのドップ

ラ広がりが伝送速度に比して無視できないくらいの高速フェージングになると、

位相・振幅擾乱により著しく通信品質が劣化する。一方、高速伝送で情報シン

ボルが短くなり、相対的にマルチパス波の遅延広がりが無視できない周波数選

択性フェージングとなると、信号帯域内の周波数特性の荒れによる波形歪に伴

うシンボル間干渉（ISI: Inter-Symbol Interference）が急速に増大し、この場合も

著しく通信品質が劣化する。 

上記遅延広がりへの対策として、まずスペクトル拡散方式系技術が、そして

更なる高速化へ、伝送情報を多数のサブキャリアに振り分けシンボル速度を劇

的に落とすことで遅延広がりの影響を本質的に低減できる直交周波数多重方式

（OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplex）が登場した。今後は、数 GHz

以上のマイクロ波帯や準ミリ・ミリ波帯も活用し、また、安全運転支援等の高

速移動車両への迅速確実な通信に向けて一段と低誤り率が要求され、ドップラ

広がりでの劣化も無視できない場合が予想される。OFDM 方式は、低シンボル

速度やサブキャリア間干渉（ICI: Inter-Carrier Interference）で不利になりやすく、

遅延広がりとドップラ広がりへの耐性はトレードオフとなる。加えて、伝送路

への推定適応処理を必要とし、パイロット構造によっては、高速に変動する伝

送路への追従ができなくなり、その結果、通信品質の著しい劣化を生じうる。 

本研究では、ドップラ広がりに本質的に強い、新たな耐マルチパス性変調方

式として、差動 PSK 方式を基本に、そのシンボルに位相冗長を加えたものを

PSK-VP（PSK with Varied Phase）方式と総称し提案する。基本原理は、付加冗長

によって、伝送路の変動に対して異なる変化をする複数種類の有効な検波出力

が得られ、検波後フィルタで合成することで、マルチパス環境下でダイバーシ
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2008 年 8 月 8 日 



 

- ii - 

チ効果による積極的な改善が得られるものである。このような動作原理から、

変動伝送路への推定適応処理が不要で、高速フェージングに本質的に強い。情

報の載せ方と冗長の入れ方で他にも色々なバリエーションが存在し提案されて

いるが、概して、遅延広がりに対し、改善が得られる上限が存在し比較的小さ

い。これら耐マルチパス変調方式群にとって、許容遅延時間差を大きくするこ

とは、冗長による所要帯域幅の広がりを抑えることと並んで適用範囲を広げる

上で重要な課題となる。 

本研究では、耐マルチパス性を有する変調方式として新たに提案する PSK-VP

方式に関し、まず、その特性改善機構を明らかにし、冗長位相波形と誤り率特

性の関係を解明して、最適な位相波形形状が凸状波形であることを示した。そ

して、２波を中心に離散的な多波マルチパス環境にて、最適方式パラメタを特

定、種々の基本特性を明らかにし、許容遅延時間差と所要帯域幅の点で、同範

疇方式群の中で優位であることを確認した。離散的でない実際のマルチパス環

境の代表として、まずは室内環境にて、伝搬路解析と併せて、PSK-VP 方式が発

揮する特性を実機評価および伝送実験を通して検証した。さらには、上記実環

境評価も通して方式特性を見定め、方式特性に向いた応用展開に関して検討し

た。具体的には、分散アンテナによる複局同時送信と組み合わせて、高速移動

車両等への路車間通信（RVC: Road-to-Vehicle Communication）において、ピ

コセルを繋ぎ合わせて任意の無線エリア成形を行うシステムを提案、そのシス

テム特性を計算機シミュレーションおよび実機評価にて明らかにし、さらに、

フィールド試験にて検証確認し、PSK-VP 方式を用いた当該分散アンテナ RVC

システムの特長・優位性を明らかにした。 

本研究により、高速フェージングに強く、同範疇方式群の中では許容遅延時

間差と所要帯域幅の点で優位な、新たな耐マルチパス変調方式 PSK-VP の方式

技術を確立した。さらに、当該方式の特長を活かして高速移動車両等への迅速

確実な通信を実現できる、意図的な無線エリア成形を行うシステムおよび技術

を確立し、実応用展開への可能性を示した。 

 

キーワード： マルチパス、フェージング、ドップラ広がり、遅延広がり、PSK、

位相波形、冗長、分散アンテナ、複局同時送信、路車間通信 
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Studies on Anti-Multipath Modulation Scheme PSK-VP 
 

Hitoshi Takai 
 

Abstract 
 

In digital mobile communication, mutual interference amongst multipath waves as 
well as noises/jammings from other stations may degrade communication quality. 
According to movement, the change in the arrival phase relationship of each path causes 
fading accompanying significant amplitude/phase variation. When the Doppler spread 
due to rapid fading becomes nonnegligible as compared with transmission rate, 
amplitude/phase fluctuation greatly degrades communication quality. On the other hand, 
when the delay spread of multipath waves relatively becomes nonnegligible for the 
shorter information symbol in the higer transmission rate, the signal distortion due to 
frequency selective fading causes severe intersymbol interference (ISI), and degrades 
communication quality. 

As the countermeasures for the delay spread, first, spread spectrum techniques 
became popular. Then, for the higher data rate, orthogonal frequency division 
multiplexing (OFDM) techniques have been developed, where transmitted data are 
distributed to multiple subcarrers and the delay spread problem resolves by means of 
remarkable symbol-rate reduction. For the future, as micro- or millimeter-wave bands 
will be further utilized and the lower error rates under rapid fading are required for 
quick and certain communications such as safe drive assist applications to high-speed 
vehicules, then, Doppler spread also will become nonnegligible. OFDM is 
disadvantageous because of low symbol rate and intercarrier intereference (ICI) and 
torerability against delay spread and Doppler spread is a tradeoff. In addition, 
depending on the pilot structure, the error in the channel estimation/adaptive process 
tends to cause severe degradation. 

In this research, I propose an anti-multipath modulation scheme PSK-VP (PSK with 
Varied Phase), which is generally defined as differential PSK (DPSK) with phase 
redundancy in its symbol, as a new candidate with Doppler spread robust feature. By 
means of imposed redundancy, multiple kinds of effective detector outputs varing 
differently with fading are produced, and are combined with post-detection filter, then, a 
diversity effect is obtained. From such improvement principle, it is inherently robust 
against rapid fading because of no requirement for channel estimation or adaptive 
process. Although there are other proposals according to the way in bearing information 
and in introducing redundancy, in general, these schemes have an upper limit in 

＊Doctor’s Thesis, Department of Information Systems, Graduate School of Information Science, 
Nara Institute of Science and Technology, 2008.8.8. 
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tolerable delay difference of multipath, and the upper limits are relatively small. In 
extending the applications, increase of tolerable delay difference, as well as bandwidth 
suppression agaist imposed redundancy, is an important problem. 

In this reserach, about newly proposed anti-multipath modulation scheme PSK-VP, 
first, by revealing the improve mechanism and the relationships between phase 
waveforms and error rates, it has been shown that the optimum phase waveform shape 
is convex. Then, by specifying optimum modulation parameters and revealing various 
fundamental performances in discrete multipath environments such as two-ray model, 
for both tolerable delay difference and spetrum compactness, superiority of PSK-VP in 
the modulation family has benn confirmed. In conjunction with propagation analysis, 
the performances of PSK-VP in indoor transmission as a representative of non-discrete 
practical multipath environments have been evaluated through hardware experiments 
and field tests. Furthermore, considering the characteristics also through the above 
practical environment evaluation, an appropriate application and system have been 
proposed. Concretely, in road-to-vehicular communication (RVC), by means of the 
combination of PSK-VP and simultaneous transmission from distributed base antennas, 
the proposed system can arbitrarily form a radio area by uniting picocells. The proposed 
system performances have been revealed through software simulations and hardware 
evakuations, and have been confirmed through field tests. The merits and superiority of 
the distribution antenna RVC system using PSK-VP have been shown. 

By this research, the practical techniques of newly proposed anti-multipath 
modulation sheme PSK-VP, which has Doppler spread robust feature and superiority in 
tolerable delay difference and spetrum compactness amongst the modulation family, 
have been established. In addition, the arbitrary radio area formation system and its 
peractical techniches, which enable quick and certain communications with high speed 
vehicles by utilizing the modulation feature, have been established and shown as a 
practical application development. 
 
Keywords:  multipath, fading, Doppler spread, delay spread, PSK, phase waveform, 

redundancy, distributed antenna, simultaneous transmission, RVC 
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I. 緒論 

A. 研究の背景 

 デジタル移動体通信においては、雑音や干渉といった第三者からの影響に加

えて、伝送信号が反射や回折などで構成された複数経路（マルチパス）で受信

側に到来し互いに干渉しあうことで、通信品質が劣化する[1][2]。各マルチパス

波は、受信側には異なる伝搬遅延時間差を有して到来するので、そのキャリア

位相は各経路の伝搬遅延時間に伴い種々異なり、互いの位相差によっては強め

あったり弱めあったりすることになる。マルチパス波の受信側への到来方向は

一般には異なるので、移動と共に、それら遅延時間および付随して位相関係が

変化することで、フェージングと呼ばれる、振幅と位相に著しい変化が生じ、

通信品質の劣化が起こる。特に、移動体が高速に移動する場合、フェージング

による振幅および位相の変化も高速になるため、より劣化が著しくなる。一般

に、フェージング速度は移動速度をキャリア周波数帯波長で除したドップラ周

波数（ 大ドップラー周波数）で表す。フェージング時間変動のスペクトルは

大ドップラ周波数だけ広がる。高速フェージングにおけるこのスペクトルの

広がりはドップラ広がりと呼ばれている。伝送情報速度に比して無視できない

高速フェージングになると、伝送路で乗積的に加わった位相・振幅擾乱により、

元情報の復元が難しくなり、著しく通信品質が劣化する[3]。 

加えて、伝送速度が高くなり伝送情報のシンボル周期が短くなり、相対的に

マルチパス波間の遅延時間差（遅延広がり）が無視できなくなると、もはや信

号帯域内での周波数特性はフラット（周波数非選択性）でなくなり、伝送帯域

内の周波数特性の乱れによる波形歪も加わった周波数選択性フェージングとな

る。周波数選択性フェージング下では、シンボル間干渉（ISI）が急速に増大し、

元情報の復元が難しくなり、高速フェージングと同様に、著しく通信品質が劣

化する[4]。高速フェージングや周波数選択性フェージングに起因する誤りは、

送信電力を大きくし、受信機でのCNR (Carrier-to-Noise power Ratio)を向上させて

も改善することができないことからirreducible errorと呼ばれる。 

デジタル移動体通信に必然的に伴うマルチパスフェージングに起因する

irreducible error に対し、従来、色々な改善方法が検討されてきた。音声通信を主

として登場した PDC（Personal Digital Cellular）方式デジタル携帯電話では、伝
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送速度は 50kbps と比較的遅く、遅延広がりは相対的に無視でき、複数アンテナ

を用いた種々の空間ダイバーシチ系の改善技術[5]が専ら活躍した。その後登場

した i モードサービスは、同時期登場した無線 LAN（Local Area Network）と共

に、マルチメディア通信への発展の端緒となり、数百 kbps～数 Mbps 以上のより

高速伝送を求めることとなり、携帯電話に関しては IMT2000 等の第 3 世代セル

ラー方式へ移行することとなった。高速伝送に伴って遅延広がりは無視できな

くなり、周波数選択性フェージングへの対策が必須となるが、当初は、スペク

トル拡散方式系の改善技術が活用された。特に、直接スペクトル拡散方式（DSSS）

と組み合わせて用いられる RAKE 受信技術は、マルチパス波をダイバーシチブ

ランチとするパスダイバーシチ効果により、逆に、誤り率特性の積極的な改善

効果が得られる[6]。その後更なる高速化手法として、直交周波数多重方式

（OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplex）[7]が実用化され、高速無線

LAN の標準方式として IEEE802.11a の規格化[8]、WiMAX や第 4 世代セルラー

方式に向けても OFDM 方式が主力基本方式として規格検討が進められている。

OFDM 方式は、シンボル速度を劇的に落とすことができ、ガードインターバル

の併用で、遅延広がりによるシンボル間干渉がそもそも生じないようにして、

遅延広がりの影響を軽減改善する。 

今後は、周波数資源の逼迫から、数 GHz 以上のマイクロ波帯や準ミリ・ミリ

波帯も活用され、同時に、車両等の高速移動環境下にて、安全運転支援等セー

フティ系アプリケーションのように迅速で確実な通信のために一段と低い伝送

誤り率が要求される。しかし、 大ドップラ周波数は搬送波周波数に比例して

高くなることから、高速フェージングによるドップラ広がりに起因する通信品

質の劣化がより大きな問題となってくる。特に、OFDM 方式は、各サブチャネ

ル毎の伝送シンボル速度が単一搬送波を用いる通常のシングルキャリア変調に

比べて低く、さらに、サブキャリア間の周波数間隔が非常に狭くなっているた

め、ドップラ広がりによってサブキャリア間干渉（ICI: Inter-Channel Interference）

が生じて、伝送特性が劣化するという問題がある。加えて、伝送路推定や伝送

路変動への適応処理を必要とするので、パイロット構造によっては伝送路変動

への追従不良が著しい劣化を生じさせることになる[9]。 

本研究では、ドップラ広がりに本質的に強い、新たな耐マルチパス性変調方

式として、差動 PSK 方式を基本に、そのシンボルに位相冗長を加えたものを
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PSK-VP（PSK with Varied Phase）方式と総称し提案する[10][11]。基本原理は、

付加位相冗長によって、伝送路の変動に対して異なる変化をする複数種類の有

効な検波出力が得られ、検波後フィルタで合成することで、マルチパス環境下

でダイバーシチ効果による積極的な改善が得られるものである。このような動

作原理から、変動伝送路への推定適応処理が不要で、高速フェージングに本質

的に強い。 

情報の載せ方と冗長の入れ方で、耐マルチパス（多重波）変調方式群として

他にも色々なバリエーションが存在し提案されているが、これらに共通する考

え方は、冗長な位相あるいは振幅を通常の基本的な変調方式に付加することで

ある [12]－[16]。DSK（Double Shift Keying）方式[12]は、位相のジャンプ方向（進

相 or 遅相）に 2 値情報をマッピングしており、この位相ジャンプを 1 ビットの

情報毎に 2 回繰り返すものである。筆者が提案した SPSK（Stepped PSK）方式[13]

は、差動 PSK（DPSK）の情報シンボル毎に、冗長な位相ジャンプを導入したも

のである。同時期に提案された、MC-PSK（Manchester-Coded PSK）[14]方式は、

DPSK の情報シンボルの中央部に位相反転（p の位相ジャンプ）を導入するもの

で、丁度 SPSK 方式の特定の場合に相当する。PSK-RZ（PSK-Return to Zero）

[15][16]方式は、DPSK の各情報シンボルの後半の振幅を零にする、冗長な振幅

変動を導入したものである。 

 これらの耐マルチパス変調方式群においては、詳細は異なるがいずれも共通

しているのは、付加した位相あるいは振幅冗長によって、マルチパスフェージ

ング下にて遅延検波器の出力に、１つの伝送シンボルに対して異なるフェージ

ング変動を受けた複数の検波出力が得られることである。検波器出力のフェー

ジング変動のそれぞれはある瞬間に小さくなったり消滅したりすることがある。

しかし、検波器出力で得られた複数のフェージング変動の相関が小さければ、

複数の検波出力が同時に消滅する確率は小さくなるので、これら複数種類の有

効検波出力を検波後フィルタで合成することでダイバーシチ効果が期待される。

このような動作原理から、これらの変調方式群は、簡易なハード構成で、伝送

路推定や伝送路変動への適応処理を必要とせずにダイバーシチ効果による積極

的な通信品質改善が得られ、高速フェージングに本質的に強い特長を有する。

反面、遅延広がりに対しては、各方式により異なるが、改善が得られる上限が

存在し（以下、許容遅延時間差と呼ぶことにする）、シンボル長に対して比較的
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小さい値となる（例えば、DSK方式の場合、高々0.5bit長となる）。 

 許容遅延時間差を大きくすることは、逆に言えば、同じ環境・通信品質に対

し伝送速度の向上を意味するが、これら耐マルチパス変調方式群にとって、冗

長による所要帯域幅の広がりを抑えることと並んで、応用展開範囲を広げる上

で重要な課題となる。基本となる変調方式の選択と、どのように冗長を入れる

かで、許容遅延時間差の値は大きく異なってくる。FSK（Frequency Shift Keying）

と同様に位相回転方向に情報を持たせる DSK 方式では、情報シンボルの多値化

に従い、情報を担う位相回転量が少なくなり劣化を伴いやすいが、一方、DPSK

方式をベースとする、SPSK 方式、MC-PSK 方式、PSK-RZ 方式では、情報シン

ボルの多値化に従い、所要帯域幅の削減とともに、ビット長に対する許容遅延

時間差を飛躍的に改善できる。所要信号ダイナミックレンジを大きくする恐れ

のある振幅冗長の PSK-RZ 方式より、位相冗長の SPSK 方式、MC-PSK 方式に注

目すると、これらの許容遅延時間差は、位相ジャンプが中央にある MC-PSK 方

式で高々0.5 シンボル長、SPSK 方式では位相ジャンプを中央からずらすことで

幾分改善はされるものの[13]、極端にずらすことは所要帯域幅の大幅な増大を招

いてしまう。 

 次章に詳述するように、DPSK 方式をベースとして位相冗長を加える場合、位

相ジャンプ（階段状）と限らず、隣り合うシンボルで同一の位相波形である限

りにおいて、任意の位相波形が可能であることを見出し、筆者は PSK-VP 方式

と総称し提案した[10]。階段状では無い任意の波形が可能ではあるが、位相波形

と特性にはどのような関係があるか、どんな波形が 適なのか、 適な位相波

形を有する PSK-VP 方式はどんな特性を発揮するのか、また、どのような応用

展開の可能性があるのか等の新たな変調方式の提案に伴う未解明の基本課題が

湧出する。 

比較的小さい許容遅延時間差から、一般に屋内での応用や、屋外であっても

近距離・ピコセルへの応用に向くと考えられるが、方式の原理を鑑みるに、遅

延分散等のマクロパラメタだけでなく、遅延プロファイルの形状にも伝送特性

が敏感な可能性があり検証を要する。例えば、屋内環境の場合、比較的早期か

ら、遅延プロファイル測定が行われ[17]－[19]、統計的モデル[20][21]が導出され

ているが、実際の特定の遅延プロファイルに対してどのような特性を示すか、

計算機解析とともに、伝搬路解析と併せて実機での伝送実験でも確認検証して
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おく必要がある。屋外での応用に関しては、前述のように、車両に対する安全

運転支援等アプリケーションへの近距離通信（路車間・車車間通信）が１つの

候補であるが、同様、具体的なシステムを想定し、対応する遅延プロファイル

を特定してシステム特性を検討する必要がある。PSK-RZ 方式に関しては、屋外

での基礎的な伝送特性評価の例はあるものの[25][26]、耐マルチパス変調方式群

の実フィールドでの伝送特性検証例は少なく、しかも特定のシステム構成・特

徴的な遅延プロファイルを有する伝送路となると、フィールド試験でも確認検

証することが望ましい。 

B. 研究の目的と本論文の概要 

本研究では、耐マルチパス性を有する変調方式として新たに提案する PSK-VP

方式に関し、まず、その特性改善機構を明らかにし、冗長位相波形と誤り率特

性の関係を解明して 適な位相波形形状を求める。加えて、 適方式パラメタ

を特定し種々の基本特性を明らかにし、許容遅延時間差と所要帯域幅の点で、

同範疇方式群の中で優位であることを確認する。さらに、実環境評価も通して

方式特性を見定め、相応しい応用展開を提案することを目的とする。 

具体的には、本論文では、PSK-VP 方式のマルチパスフェージング下の特性改

善機構を明らかにし、冗長位相波形と誤り率特性の関係を解明して 適な位相

波形を求め、種々の基本特性を明らかにする。伝搬路解析と併せて、実際の環

境での PSK-VP 方式が発揮する特性を実機評価および伝送実験を通して検証す

る。さらには、方式特性に向いた応用展開に関して、具体的なシステムを提案

想定、そのシステム特性を計算機シミュレーションおよび実機評価にて明らか

にし、さらに、フィールド試験にて検証確認する。具体的な章構成は以下の通

りである。 

 まず、本論第一部として第II章および第III章では、方式提案と基礎理論の構築

を行う。具体的には、第II章では、PSK-VP 方式の定義を行い、典型的な変復調

過程を定式化する。そして、第III章では、解析的なアプローチとして、まずは、

2 波モデル下での PSK-VP 方式の復調過程を表現する、連続的に変化するブラン

チを有する特殊なダイバーシチモデルを考える。これに基づいて、誤り率の近

似解を示す解析的な式を導出する。この過程で、このダイバーシチがパスダイ

バーシチの変形であることを示し、さらには位相波形と誤り率特性の関係を示
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す式と誤り率の下限となる理想限界を導出する。理想限界に漸近しえて、かつ、

帯域幅のコンパクトさを保ちうる条件から 適な位相波形形状を導く。そして、

L 波モデルに拡張、2 波モデルでの解析と結果がそのまま踏襲拡張されることを

確認する。 
 次に、本論第二部として第IV章および第V章では、方式基礎特性の解明を行う。

具体的には、第IV章では、特性関数[22]を用いて、誤り率の厳密解を表す式を導

出する。これに基づいて数値解析を行い、まずは、2 波モデルにて、冗長位相波

形を色々に変えて、前章の近似モデル解の結果を検証確認するとともに、検波

後フィルタの形状やパラメタで特性がどう変わるか検討する。加えて、3 波モデ

ルでの特性、高速フェージング下での基本特性の検証確認を行う。第V章では、

引き続き数値解析により、冗長位相波形のパラメタと帯域制限のパラメタを

色々変えて誤り率特性を評価、誤り率と所要帯域の両立から、 適なパラメタ

の組み合わせを見出し、基本諸特性を明らかにする。なお、振幅冗長の PSK-RZ

方式とも比較し、許容遅延時間差と所要帯域幅の両方の点で優位であることを

確認する。 
 そして、本論第三部として第VI章から第VIII章では、実環境での方式特性の検

証を行う。具体的には、第VI章では、まず、2 波モデルにて、先の数値解析結果

と擬似伝送路を用いた実機評価結果を比較して、実際に改善効果が発揮される

ことを確認する。そして、2 種類の部屋（オフィスルーム、シールドルーム）、2

種類の伝送速度（3.156Mbps、6.312Mbps）で、p /4-QPSK-VP との比較として通

常のp /4-QPSK とで行った伝送実験とその結果を示す。第VII章では、伝送実験

と併せて行った遅延プロファイル測定実験とその結果を示し、適切な伝送路モ

デル化を検討する。第VIII章では、導出された伝送路モデルに基づいて誤り率の

数値解析を行い、第VI章の伝送実験結果と符合することを比較確認する。加え

て、この伝送路モデルの場合において、伝送速度と誤り率との関係を数値解析

により明らかにする。 

 さらに、本論第四部として第IX章から第XI章では、応用展開について検討す

る。具体的には、方式特長を活かせる有力な応用展開例として、分散アンテナ

による複局同時送信と組み合わせて、高速移動車両等への路車間通信（RVC: 
Road-to-Vehicle Communication）において、ピコセルを繋ぎ合わせて意図的な

無線エリア成形を行うシステムを想定する。まず、第IX章では、当該応用分野
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での背景、分散アンテナシステムの特長位置付けおよび課題を明確にした後、

道路沿い等線状の置局展開を意識、PSK-VP 方式と組み合わせた具体的なシステ

ム構成を検討する。第X章では、当該システムでの伝送チャネルモデルを検討し

た後、主に計算機シミュレーションで、擬似伝送路による実機評価検証を併せ、

システム特性を評価検討する。具体的には、隣接ピコセル間の境界に着目し、

基本的な誤り率特性を明らかにする。ピコセル間の干渉で強調される高速フェ

ージング環境での評価に関しては、日米欧での 5.8～5.9GHz 帯での検討現況に鑑

みて、同システムで PSK-VP 方式の代わりに IEEE802.11a 型 OFDM 物理層[8]の

ハーフレート版を用いた場合を比較として検証、優位性を確認する。加えて適

切な遅延挿入を用いた好ましい置局方法に関しても議論する。第XI章では、プ

ロトシステムを用いたフィールド実験にて、ハンドオーバ無しでシームレスな

結合エリアが実際に構築されることを検証確認する。 
 後に、第XII章では、本論文の総括として、本論第一部から第四部（第II章

から第XI章）までの研究結果に関してまとめを行う。 
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II. PSK-VP 方式 

A. PSK-VP信号 

PSK-VP 方式では、時間変動する冗長な位相波形 が差動 PSK (DPSK)のシン

ボルに付加される（図 II-1）。 

Symbol SymbolSymbol Symbol
 

図II-1 PSK-VP 信号の位相ダイアグラム（凸状位相波形の例） 
Fig. II-1 PSK-VP signal phase (an example for convex phase-waveform). 

PSK-VP 信号の位相 は、次式で表すことができる。 
 

(1) 

 
ここで =t-mT (0 £ <T, T: シンボル長)である。m-1 番目と m 番目のシンボ

ル間の位相差 

(2) 

に m 番目の 2 値あるいは多値の伝送情報がある。情報データのqmへのマッピン

グに関しては様々に考えられる。通常の DPSK と同様に、多値化も、M 相の位

相をqm に割り当てることで、M 相伝送が可能である。例として、qm に 0 と 2p

を割り当てれば、2-ary PSK-VP (BPSK-VP)となり、0、p/ 2、p 、3p/ 2を割り当て

れば、4-ary PSK-VP (QPSK-VP)となる。対称シンボル配置[23, ch.8.5]、すなわち、

BPSK-VP に対して±p/ 2（p/ 2-BPSK-VP）あるいは QPSK-VP に対して±p/ 2、p

±p/4（p/4-QPSK-VP）も可能である。 

 以降、まずは、通常の（非対称）シンボル配置でグレイ符号化した BPSK-VP、

QPSK-VP について検討する。BPSK-VP では、qmは 0（mark）またはp（space）
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をとる。QPSK-VP では、0（mark - mark）、p/ 2（space – mark）、p（space-space）、

3p/ 2（mark-space）をとる。ただし、帯域制限によるシンボル間干渉が無視でき

る場合においては、通常の非対称なシンボル配置の場合と対称シンボル配置の

場合とは、同じ解析および結果になることになる。このことを踏まえて、まず

は、帯域制限の無い場合について議論を進め、 後に、４相の場合で代表して、

帯域制限下 QPSK-VP とp/4-QPSK-VP の特性の比較検証を行う。帯域制限が無視

できる条件においては、PSK-VP 信号は、 

(3) 

と表せる。なお、以降、j は 1- を表す。 

B. PSK-VP方式の復調過程 

PSK-VP 方式の復調は図 II-2に示すような遅延検波で行われる。受信信号の複

素包絡線を )(1 tz とすれば、遅延された信号の複素包絡線 )(2 tz は 

(4) 

と表される。ここで、 は検波位相を表し、BPSK-VP の場合は 0 を、QPSK-VP

場合は I/Q 軸で 1± をとる。検波後信号 d(t)は、複素包絡線 )(2 tz および )(2 tz の積

のベースバンド成分で以下に表される。 

(5) 

ここで、 *は複素共役を表す。検波後フィルタ通過後の信号 Q(t)は、検波後フィ

ルタのインパルス応答を h(t)として、 

(6) 

と表せる。ここで、Äは畳み込み演算を表す。Q(t)を識別タイミング st でサンプ

ルした信号 q をその極性で判定して mark / space に復号される。 
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図II-2 PSK-VP 方式における検波過程（遅延検波のブロックダイアグラム） 
Fig. II-2 Detection process for PSK-VP (block diagram of differential detector). 
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III. 解析的アプローチ 

A. ２波モデル下での検波出力 

まず、Rayleigh フェージングを伴い、到来遅延時間差がtである 2 波（D-wave

および U-wave）が受信機に到来する場合の検波出力を考えることとする（到来

遅延時間差を以降、単に遅延時間差と呼ぶことにする）。各々のフェージングを、

遅延t による位相回転も含めて、零平均複素ガウス過程に従う乗積的雑音 )(1 ts お

よび )(2 ts で表すと、 

(7) 

となる。なお、ここでは、さらなる相加的な雑音は無いものとしている。さら

に、t をe に e=t-mT-t  に従って置き換えて、また、m を 

(8) 

と定義、また、am(= 1± ) を m 番目の I 軸あるいは Q 軸の送信されたバイナリデ

ータとすると、Appedix A から、m 番目のタイムスロット( T<£t0 )における、

検波後フィルタを通過前の検波信号のベースバンド成分 )(emd （ )( te ++º mTd ; 
tet -<£- T ）は、以下の２つの領域に分けて表すことができる。 

1) Region: a 

 

(9) 

 

この領域では、検波信号の極性は送られたデータに沿って必ず正しいものと

なる。以降、この領域の正しい検波信号を有効検波出力と呼ぶことにする。 
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2) Region: b 

(10) 

R[・] は実数部を表す。この領域では、検波信号の極性は必ずしも正しいも

のでなく、先と同様、この領域の検波信号を無効検波出力と呼ぶことにする。 

図 III-1は、検波後フィルタ通過前の検波信号の波形例を、遅延時間差t を有する

D-wave および U-wave の各々の位相変化と併せて描いたものである。図 III-1に

は、Region: a あるいは Region: b、e 軸、検波後フィルタ通過後の復調信号、お

よび、その後のバイナリデータへの復号過程も併せて描き込まれている。 

 留意すべきは、Region: a の有効検波出力を生じうる領域は、遅延時間差t の

増大とともに、狭まることである。自明なように、遅延時間差t が１シンボル長

を超えてしまうと、Region: a が消滅するため、正しい検波ができなくなる。 

 
図III-1 2 波モデルにおける検波出力 

Fig. III-1 Detection output for two-ray model. 
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B. PSK-VP方式のダイバーシチモデル 

式(9)に示すように、ある任意のタイミングeでの有効検波出力 dm(e)は、線形

結合された乗積的雑音 )(
2

)(
1

eftef jj eses ++ で表される非選択性フェージング下での

通常の DPSK の検波信号に一致する。従って、Region: a での PSK-VP 検波信号

は、等価的に異なる種類の非選択性フェージング下の DPSK 信号が並んでいる

ものと見なすことができる。しかも、それらの信号は、線形結合された乗積的

雑音がe に応じて変わるので、図 III-1(C)に示すように、e 軸のタイミングに応

じて、連続的に変化する。 

 図 III-1(D)(E)に示すように、異なるフェージングを受けた時に相当する並んだ

検波信号は、検波後フィルタを通過し、サンプリングされて、その極性によっ

てバイナリデータに復号される。従って、並んだ様々な検波信号は、検波後フ

ィルタのインパルス応答との畳み込みによって合成されるので、ダイバーシチ

効果が期待される。連続的に変化するブランチを有する特殊なダイバーシチと

言える。 

 この種のダイバーシチを解析するために、まず、Region: a を十分に小さな n

個の素辺に分割する。しかる後に、n を無限大にした場合を考える。図 III-1に示

すように、i 番目の素辺の位置ei 

(11) 

において、有効検波出力 dmiは 

 

(12) 

 

ただし、 

(13) 

と定義し、 )( il ef を lif  (l=1,2、i=1,2,3,…,n)と略記している。 

 DPSK において、式(12)における dmi と同じ検波出力を生じさせる周波数非選

択性フェージングを表す、等価的な乗積的雑音 vi は、以下のように、s1 と s2 の
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線形結合で表される。 

(14) 

従って、viもまた、零平均複素ガウス過程となる。加えて、DPSK は、等価的に

PSK-VP において冗長な変化位相を持たない場合に相当する、すなわち、式(1)

において を意味するので、DPSK の複素包絡線 は、式(1)と式(3)か

ら、 

(15) 

と表される。図 III-2(a)に示すように、マルチパスフェージング下の PSK-VP は、

検波後フィルタによって有効検波出力 dmiが合成されるので、DPSK において式

(14)に示す viで表される周波数非選択性フェージングを伴う nブランチの検波後

合成ダイバーシチとみなし得る。 

 解析的アプローチでは、誤り率の解析的な表式を得るために、次の仮定と近

似を用いる。 

仮定 1）各々のブランチは等しく合成される。 

仮定 2）各々のブランチの平均雑音電力は対応する区間長に比例する。 

合成係数は検波後フィルタと識別タイミングに依る。上記の仮定は、積分放電

型の検波後フィルタと正確な識別タイミングを意味する。これらの仮定から、

DSKに対する解析[12]と同様に、式(11)の等間隔に並んだ微小区間に対して、各々

の平均信号電力および平均雑音電力は等しい。 

近似 1）図 III-2(A)に示す検波後合成ダイバーシチを図 III-2(B)の理想的な 大

比合成ダイバーシチに近似する。 

DPSK 信号に対する差動検波信号の等利得検波後合成ダイバーシチは、機

能的には、各ブランチの瞬時の CNR の情報が無い時の 適なダイバーシチ

となる、二乗則合成ダイバーシチ[23, p.522]と見なしうる。各ブランチの平

均 CNR が同じ限りにおいて、両ダイバーシチ手法は低誤り率の領域におい

て、ほぼ同等の特性を示す[23, ch.11.2]。CNR に僅かな差があっても、相対

的特性や主要な BER 特性を調べることにおいて、この近似解析は有効と考

えうる。 
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近似 2) 無効検波出力の影響を無視する。 

遅延時間差t が大きくなるにつれて、無効検波出力成分が検波器出力に干

渉として混入し、一方では、有効検波出力が得られる Region:a の区間が短

くなるので、BER の劣化が生じうる。従って、この近似による解析は誤差

を生じうるが、それはt の増加につれて増大しうる。しかし、許容遅延時間

差を増大させるには、結局、有効検波出力を大きなt に対しても強く保つこ

とに尽きる。従って、より大きなt に対しても有効検波出力を強く保ちうる

も有力な位相波形f の候補を見出すために、また、BER の主要特性を明

らかにするために、まずは、有効検波出力に着目することにする。 
 

 この近似解析および性能評価の確からしさに関しては、IV章にて、厳密な数

値解析の結果と比較することで議論する。なお、近似 2 に起因する誤差要因か

ら、t が 0.7～0.8 シンボル以内であれば、数値解析との比較から、十分な精度

のあることが確認されている。加えて、無効検波出力の影響を減じる方法につ

いても、数値解析での検波後フィルタの影響評価にて議論する。 

 

図III-2 PSK-VP 方式のダイバーシチモデル 
Fig. III-2 Diversity models for PSK-VP 

(A) 

 

 

 

 

 

(B) 
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C. ダイバーシチ効果の条件 

上記の２つの仮定から、各々のブランチの CNR は、(1 – t / T) / n に比例する。

従って、式(14)から、実効雑音電力で正規化された各ブランチの複素乗積過程gi

は、N を雑音電力として、 

(16) 

と表される。従って、図 III-2(B)のダイバーシチの平均 BER eP̂ は、遅いフェー

ジング条件において、 

(17) 

と導出される。ただし、I は n×n の単位行列、X は、giの n×n の共分散行列を

示す。さらに、X は、D 波と U 波のフェージングに互いに相関が無いとして、

要素 X0ikの ik 要素が下記に定義される 

(18) 

行列 X0 を用いて、 

(19) 

と表せる。ここでr（ 2
2

2
1 / ssº )は平均 DUR（D 波のＵ波に対するレベル比）、

Gは（ ( ) Nss /2
2

2
1 +º ）ビット当りの平均 CNR、 × はアンサンブル平均を

表す。なお、式(17)は、本来、２相 DPSK のダイバーシチに対して導かれたもの

であるが、Gをビット当りの平均 CNR とすれば（すなわち、４相 DPSK は、２
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相 DPSK に比べ、同じ BER を得るのに 3dB 高い CNR を要する[6, ch.7.6]）、グレ

イ符号マッピングされた４相 DPSK のダイバーシチに対しても有効である。 

 式(18)より、行列 X0 の二次および三次の小行列式 r2、r3 は 

(20) 

と計算される。ただし、 

(21) 

と定義し、F(ei,t)をFi (I = 1, 2, …, n)と略記した。式(20)の結果は、rankX = 

rankX0 2£ を意味するので、見かけ上 n ブランチのダイバーシチだが、実効的に

は、二次（2 ブランチ）のダイバーシチとしてしか機能しないことが分かる。こ

の次元の「2」は、2 つの独立なフェージング伝搬路の線形結合によって、n ブ

ランチのダイバーシチが得られていることに由来する。 
 さて、式(20)において 02 ¹r であることから、ダイバーシチ効果が得られる条

件は、ある正の実数eおよびdに対して、 

(22) 

となることである。あるt に対して、例えば、冗長な位相のジャンプあるいは変

化を位相波形f に導入することで、上記ダイバーシチ効果発揮の条件を満たす

ことは比較的容易である。しかしながら、シンボル長に近く、より大きな許容

遅延時間差を得るように、0＜t ＜T のすべてのt  に対して、上記条件を満たす

ことができるかどうかは慎重に吟味検証する必要がある。 

 

ー
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D. ２波Rayleighフェージング下のPSK-VPのBER特性 

終的に、n ブランチのダイバーシチの BER eP̂ の ¥®n の極限を考えること

で、以下の Peの BER 表現 

(23) 

(24) 

が得られる（Appendix B および C）。これらから、以下の PSK-VP の BER 特性の

特徴が分かる。 

1) 周波数選択性フェージング（0＜t ＜T, 0＜r ＜¥） 

1)( <tF  が満足される時（この条件は式(22)のダイバーシチ条件に等価であ

る）、CNR が高い領域においては、CNR の二乗に比例して、BER が改善され

る。 

2) 周波数非選択性フェージング（t =0 or r =0 or r = ¥） 

F(0)=1（t =0 ならば式(21)において 0ºF となる）あるいは r /(1+r)2 =0（r = 0 

or ¥）となるので、G2 を含む項は消滅する。従って、式(23)は、 

(25) 

となり、これは通常の DPSK の BER に一致する[6, ch.7.3]（f =const.はまた

0ºF となるので、DPSK の BER は、式(23)自身からも得られる）。 

3) QPSK-VP 対 BPSK-VP 

僅かな BER の劣化（CNR で 3dB）を除けば、シンボル長で表された同じt に

対して、両者はほぼ同じ特性を示す。しかしながら、ビット長で考えるなら

ば、QPSK-VP は、BPSK-VP に比べ、2 倍の許容遅延時間差が期待できるこ

とになる。 
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E. 理想限界と位相波形への 大ダイバーシチ効果の条件 

 式(23)を変形することで、 

(26) 

となることが見出せる。この右辺が示す下限は、ダイバーシチ効果によって

大限に改善されうる理想限界を示している。図 III-4および図 III-5には、この BER

の理想限界を点線で示している。この理想限界を表す式は、0＜t ＜T の全域に

渡ってダイバーシチ効果が得られる可能性を示している。 
 式(26)の等号の条件は以下のようになる。 

(27) 

   and 

(28) 

特に、式(27)は、Fを介して位相波形f に関する 大ダイバーシチ条件、すなわ

ち、0＜t ＜T の全域に渡って 大限のダイバーシチ効果を得ることのできる条

件を示していることになる。 
 0＜t ＜T のすべてのt に対して、式(27)の 大ダイバーシチ位相波形条件を厳

密に満たす関数Fは無い。しかしながら、式(27)の中項はFの角度を有し回転す

る単位ベクトルをベクトル平均し絶対値を取ったものを示しているので、任意

のt に対して十分に広い範囲で定義される、Fのある種の関数は 0＜t ＜T にお

いて上記条件に漸近しうる。近似的に 大ダイバーシチ条件を満足する関数Fの

候補は多い。しかし、信号スペクトルの狭小化を考慮に入れるならば、限られ

てくることになる。 

 まず、位相波形f に階段状の波形を選択することにより、Fに不連続点を持ち

込むことは、次の理由から不利と考えられる。次節で詳述するように、階段状

の位相波形は許容遅延時間差の上限を引き下げることになる。加えて、付加さ

れた位相ジャンプは信号スペクトルを著しく広げることになる。もし、帯域制

限を併用したとすると、シンボル区間内の付加された位相ジャンプのタイミン

(D波とU波の平均電力が等しい場合) 
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グの場所でのアイパターンが潰れ易くなる。 

 もし、Fおよびf が連続関数ならば（微分可能あるいは区間微分可能）、式(21)

をe について微分することで、 

(29) 

が得られる。f ’ (e +t )とf ’ (e )は、シンボル区間内のe +t とe のタイミングにお

ける、搬送波周波数からの瞬時角周波数シフト量を表しているので、 e¶F¶ / が

小さければ小さいほど、コンパクトな信号スペクトルを得るのに有利となる。 
 従って、 e¶F¶ / を小さく保ち、同時に、式(27)の中項を零に近づけるために、

関数 F の範囲を広げるには、Fの 良の選択は、e に対して、単調増加（or 減少）

関数とすることである。この条件を式に表せば、以下のようになる。 

(30) 

式(30)におけるf に対する条件は、位相波形f が凸状（or 凹状）の関数であるこ

とを示している。なお、この条件は、式(22)のダイバーシチ条件をt が 0＜t ＜T

の全域で満足させうることを同時に保障している。 

F. 典型的な位相波形例 

 典型的な位相波形例として、図 III-3に示すような階段状の波形と放物線波形

（凸状波形の一例）の場合について、その BER 特性を比較してみる。 

 
図III-3 階段状および凸状（放物線）の位相波形 

Fig. III-3 Stepped and convex (parabolic) phase-waveform. 
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1) 階段状の位相波形の場合 

この場合は、SPSK 方式[13]に一致する。特に、中央に段差がある（k =0.5）
の場合は、MC-PSK 方式[14]と一致する。f およびFは、 

(31) 

(32) 

と表せる。 ),max( TTTm kktt -=³ の場合には、 te -<£ T0 に対して mfºF と

なるので、式(22)は満足されず、ダイバーシチによる改善効果は消滅する。

つまり、図 III-4に示すように、許容遅延時間差はtm (＜T )に低減してしまう。 

2) 放物線状の位相波形の場合 

f およびFは、 

(33) 

(34) 

と表せる。式(24)の計算を実行することで、 )(tF は、 

(35) 

と表せる。0＜t ＜T のt すべてに対して、 )(tF は零に漸近する。図 III-5に

示すように、また、式(35)の右辺の分子は有界なので、BER は、 大位相シ

フト量f m の増加とともに理想限界に漸近する。 
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図III-4 2 波 Rayleigh フェージング下における、階段状位相波形の場合の、 

2 相あるいは 4 相 PSK-VP の解析的アプローチの結果と理想限界 

Fig. III-4 Analytical approach results for 2- or 4-ary PSK-VP with stepped phase- 

waveforms compared with the ideal boundary in two-ray Rayleigh fading. 

 
図III-5 2 波 Rayleigh フェージング下における、放物線状（凸状）位相波形の 

場合の、2 相あるいは 4 相 PSK-VP の解析的アプローチの結果と理想限界 

Fig. III-5 Analytical approach results for 2- or 4-ary PSK-VP with parabolic (convex) 

phase-waveforms compared with the ideal boundary in two-ray Rayleigh fading. 

Delay Difference

Delay Difference
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G. L波モデルへの拡張 

 この解析的アプローチは、一般に L 波モデルに拡張でき、2 波モデルの場合を

一般化した結果が得られる。式(27)の 大ダイバーシチ・位相波形条件は、本質

的に、L 波モデルの場合も同じであり、凸状（or 凹状）の位相波形が 良の選

択と考えられる。以下、導出の概要を述べる。 
 まず、式(7)の受信信号 z1(t )は、 

(36) 

のように拡張して書き換えることができる。ここで、sl (t )は l 番目のパスのフェ

ージングを表す複素乗積雑音、tlは l 番目のパスの初到来波からの遅延時間を表

す。さて、ここで改めて、t を L 波モデルでの 大遅延時間差、つまり、 小は

0 なのでtlの中での 大値と定義し直すと、t をe にe = t – mT – t と置き換えて、

式(8)のm を用いて、 T<£t0 の場合、m 番目のシンボル内の式(9)における検波

出力 dm(e)は、その Region:a に相当する領域 te -<£ T0 において、導出過程を

Appendix A に示すように、 

(37) 

と書き換えられる。この領域では、2 波モデルの場合と同様に、L 波モデルにお

いても検波出力の極性は常に正しい、つまり、有効検波出力が得られる。 
 有効検波出力の領域を n 個の小片に分割し、式(11)に示すその i 番目の小片の

位置eiにおける、式(12)に示す有効検波出力 dmiは、 

(38) 

と書き換えられる。ここで、式(13)の定義は、 

(39) 
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と拡張し、f (ei + t – tl)は、fli (l = 1, 2, …, L and i = 1, 2, …, n)と略記している。

従って、dmiに対する複素乗積雑音 viは vi =å =

L

l
j

l
lies

1
f と書き換えられるので、式

(16)の正規化複素乗積雑音giは、 

(40) 

と書き換えられる。もし、L 波の各々のフェージングに互いに相関が無ければ、

行列 X は、同様に、式(19)の行列 X0 で表せる。ただし、その ik 要素である X0ik

は 

(41) 

(42) 

となる。なお、xlは l 番目のパスの全体信号電力からの電力比、Gは平均 CNR を

表している。 
 2 波の場合と同様にこの場合も、Appendix C にあるように、rankX＝rankX0 L£

となるので、このダイバーシチは、高々L 次のダイバーシチとしてしか機能しな

い。このことは、このダイバーシチが L 個の独立なフェージングパスを有する

一種のパスダイバーシチと考えれば、容易に理解できる。 

 凸状（or 凹状）の位相波形f の選択は、一般化された L 波モデルの場合でも、

大次元のダイバーシチ効果（すなわち rankX＝rankX0＝L）が得られる条件と

して有効である。Appendix D に示すように、凸状の位相波形f は rankX＝rankX0

＝L を保証することが確認されている。 
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 Appendix B に示すように、rankX＝rankX0＝L であれば、CNR Gが十分に高い

時、近似的な BER Pe は、 

(43) 

と、ab要素 Fabを以下に示す L×L 行列 F を用いて 

(44) 

表せる。ただし、式(21)の定義は、 

(45) 

のように、拡張定義し直している。分母のGL項によって、BER は、CNR Gの L

乗に比例して改善されることが分かる。 
 Appendix E に示すように、式(43)の L 波 Rayleigh フェージングに対して改善さ

れた BER は、次式右辺の下限を有することが示される。 

(46) 

この下限は、L 波 Rayleigh フェージングに対するダイバーシチによる改善の理想

限界を示している。式(46)の等号条件は 

(47) 

  and 

(48) (各々の到来波の平均レベルが同じ) 
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となる。この条件は、式(27)および(28)の２波モデルの場合の 大ダイバーシチ

条件を一般化したものになっている。特に、式(47)は、L 波モデルに対する、一

般化された 大ダイバーシチ効果への位相波形条件となっており、本質的に、2

波の場合と意味する所は同じである。 

2 波モデルの場合と同様に、凸状（or 凹状）の位相波形が L 波モデルの場合に

おいても 適な選択と考えられる。つまり、信号スペクトルのコンパクト化へ

eab ¶F¶ / を小さく保つのと同時に、式(47)の中項を零に近づけるために関数Fab

の範囲を広げるためには、Fab はe に関して単調増加 or 単調減少関数であるこ

とが 適の選択になる。式(30)に示すように、各々のFを単調増加 or 単調減少関

数に選ぶということは、位相波形f を凸状（or 凹状）関数にすることを意味す

る。 
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IV. 数値解析による評価 

A. 計算過程の概要 

 等価低域系において零平均複素ガウス過程である帯域雑音 n(t)を含む、受信信

号の複素包絡線 z1(t)は 

(49) 

と表せる。一方、式(5)は、 

(50) 

と書き換えることができる。ただし、 

(51) 

と定義している。さらに、hi、u1,i、u2,i、ベクトル u、対角行列 H を 

(52) 

(53) 

と定義する。なお、tDは十分に短い区間、t は転置を表している。さらに、†は複

素転置を表すとして、識別サンプルされた検波出力 q は、 

(54) 

と表される。上記の総和の時間範囲、すなわち、－K・tD から K・tD は、検波後
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フィルタのインパルス応答の収束時間で決まるが、以降の計算評価では、近似

的に－T から T と置いている。 

 識別サンプルされた検波出力の確率密度関数 p(q)は、式(54)に示すように零平

均のガウス変数の二次形式で表されている場合は、特性関数を用いて簡単に求

められる[22]。すなわち、p(q)の結果は、行列 R*H の固有値lkを用いて表される。

ここで、R は共分散行列で、〈u〉= 0（零ベクトル）であるので、 

(55) 

と表され、その要素は、文献[12]と同様な手順で計算される。 
 文献[12]と同様、積分を行うことによって、mark および space 各々に対する判

定誤り率は、 

(56) 

と導かれる。グレイ符号化マッピングにおいては、1 つの判定誤りは 1 つのビッ

ト誤りを招くので、BER は、mark および space の発生確率および注目シンボル

の前後の種々のシンボルパタンに応じて、単純に Pe(mark)と Pe(space)の平均を取る

ことで計算される。 

B. 計算の条件 

 位相波形に関しては、式(31)の階段状波形、式(33)の放物線（凸状）波形、さ

らに、f ＝const.すなわち通常の DPSK に一致する場合をここでは選択、比較評

価してみることとする。検波後フィルタには、インパルス応答が次式で表され

る、 
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(57) 

(58) 

積分放電型あるいはガウス型を用いた。なお、上式で、h は積分放電フィルタに

おけるシンボルで表した積分期間長、B はガウスフィルタにおける 3dB 帯域幅

である。 
  伝搬モデルに関しては、主に 2 波 Rayleigh フェージングモデル（2 波の平

均電力は等しいものとする。すなわちr = 1）を用いるが、加えて、1 波 Rayleigh
フェージング（周波数非選択性）および 3 波 Rayleigh フェージング（各波の平

均電力は等しいものとする。すなわちx1 = x 2 = x 3）を用いて比較検証する。近

似解析では扱えなかったが、数値解析では、新たに、 大ドップラ周波数 fD が

伝搬パラメタとして加わる。 

C. 計算結果 

 図 IV-1および図 IV-2の数値解析結果と、対応する近似解析の結果である図 III-4

および図 III-5を各々比べると、近似解析の結果を数値解析の結果が良く裏付け

ていることが分かる。近似解析に比べると許容遅延時間差は実際には少し目減

りするが、凸状の位相波形を有する PSK-VP 方式は優れた BER 特性を有するこ

とが確認できる。許容遅延時間差の目減りは、t の増加に伴い Region:a が短くな

り、近似解析では無視されていた無効検波出力が検波後フィルタの積分区間に

混入することによると考えられる。過度に収束が早すぎるとタイミングジッタ

ーに対して不利になりうるが、この目減りは、インパルス応答の収束が早い検

波後フィルタを用いることで緩和することができる。図 IV-3から、短いh を有す

る積分放電フィルタ、ないしは、インパルス応答の収束性の良いガウスフィル

タ用いることで、短いt の領域の BER は逆に僅かに劣化するものの、許容遅延

時間差の目減りは改善されることが確認できる。 

 図 IV-4に示すように、許容遅延時間差の目減りは、４相の場合（QPSK-VP）、
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とりわけ長い積分期間を有する積分放電型検波後フィルタを用いる場合に、よ

り顕著になる傾向がある。QPSK-VP については、ガウス型検波後フィルタを用

いる方がより良好な特性が得られる。QPSK-VP の場合の目減り傾向の増大は、

BPSK-VP に比べより大きな無効検波出力を生じるシンボルパタンが加わるため

と考えられる。無効検波出力を無視していた先述の近似解析であるが、図 IV-2

～図 IV-4より、QPSK-VP の場合 0.7 シンボル以下、BPSK-VP の場合 0.8 シンボ

ル以下のそれぞれt の領域においては、十分に正確であったことが分かる。 

 ただし、留意すべきは、４相化（QPSK-VP）することで、ビット長で見れば、

許容遅延時間差を概ね倍にできることである。凸状位相波形およびガウス型検

波後フィルタの場合、BPSK-VP では図 IV-3から約 0.9 ビット長に対し、QPSK-VP

では図 IV-4から約 1.7 ビット長（0.85 シンボル長）に改善される。 

 近似解析にて予測されたとおり、周波数非選択性（1 波）Rayleigh フェージ

ング下の通常の DPSK の BER が CNR に単純に比例してしか改善されないのに

対し、2 波あるいは 3 波の周波数選択性 Rayleigh フェージング下の PSK-VP の

BER は、ダイバーシチ効果により、CNR の各々2 乗あるいは 3 乗に比例して著

しく改善される（図 IV-5の実線）。図 IV-4と図 IV-5から分かるように、 大の遅

延時間差が許容遅延時間差以下であれば、周波数非選択性フェージング下の

DPSK より、逆に、周波数選択性フェージング下の PSK-VP の方が格段に優れた

特性を有することが分かる。 
 さらに、PSK-VP は、高速フェージング下においても、その優れた特性を維持

する。図 IV-5の点線のように、ダイバーシチ効果は、いわゆるランダム FM に

よる軽減不能誤り（irreducible error）[5]にも有効に機能し、格段に BER を改善

できる。フロア誤り率は、相当に早いフェージング fDT=0.02 においても、10-4

以下となることが分かる。 
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図IV-1 階段状位相波形を有する BPSK-VP の数値解析結果 

Fig. IV-1 Numerical evaluation results for BPSK-VP with stepped phase-waveforms. 

 

図IV-2 放物線状（凸状）位相波形を有する BPSK-VP の数値解析結果 

Fig. IV-2 Numerical evaluation results for BPSK-VP with parabolic (convex) 

phase-waveforms. 

Delay Difference

Delay Difference
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図IV-3 2 波 Rayleigh フェージング下、種々の検波後フィルタの場合の、 

放物線状（凸状）位相波形を有する BPSK-VP 方式のt に対する BER 特性 
Fig. IV-3 BER vs. t  performances of BPSK-VP with parabolic (convex) phase- 

waveform for various post detection filters in two-ray Rayleigh fading. 

   
図IV-4 2 波 Rayleigh フェージング下、ガウス型および積分放電型の検波後 
フィルタを用いた放物線状（凸状）位相波形を有する QPSK-VP 方式と、 

通常の QDPSK 方式の、t に対する BER 特性 
Fig. IV-4 BER vs. t  performances of QPSK-VP with parabolic (convex) phase- 

waveform using Gaussian postdetection filter compared with QPSK-VP using integrate- 

and-dump (abbreviated to I&D) and conventional QDPSK in two-ray Rayleigh fading. 

Delay Difference

Delay Difference
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図IV-5 2 波および 3 波 Rayleigh フェージング下でガウス型検波後フィルタ

（BT=1.3）を用いた放物線状（凸状）位相波形を有する QPSK-VP 方式と、 
非周波数選択性 Rayleigh フェージング下の通常の QDPSK 方式の、 

CNR に対する BER 特性 
Fig. IV-5 BER vs. CNR of QPSK-VP with parabolic (convex) phase-waveform using 

Gaussian postdetection filter (BT=1.3) in 2- and 3-ray Rayleigh fading for various fD 

compared with conventional QDPSK in Rayleigh (frequency non-selective) fading. 
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V. 帯域制限を受けた PSK-VP の特性 

A. 帯域制限されていないPSK-VPの電力スペクトル 

 図 V-1に、放物線型位相波形を有する QPSK-VP（p/4-QPSK-VP も同等）に関

して、様々な 大位相シフト量fm に対して、その信号スペクトルの計算結果を

ビット速度 1/Tb で正規化した周波数 fTb の横軸で示した。 大位相シフト量fm

の増大につれて信号スペクトルが拡大する様子が分かる。加えて、主にシンボ

ル間の位相ジャンプに起因すると考えられるが、どのfm に対しても、信号スペ

クトルの端部は、脈動的に広い範囲に及ぶことが分かる。 

 実際の応用においては、何らかの帯域制限が必要となる。もし帯域制限が無

ければ、前章で述べたように、より大きなfmほどより良い BER が期待できるの

で、別の視点から言えば、帯域制限は 大位相シフト量fm を決める上での重要

境界条件として捉えられる。同時に留意すべきは、帯域制限を受けた信号の包

絡線はもはや一定でないので、帯域制限した PSK-VP の信号スペクトルを狭く

維持するには、後段に線形性の良い増幅器を用いねばならないことを意味する。 

 
図V-1 種々の 大位相シフト量fm場合の放物線状位相波形を有する QPSK-VP

方式の信号電力スペクトル（周波数はビット速度 1/Tb で正規化。帯域制限なし。

p/4-QPSK-VP と QPSK-VP は同スペクトルに留意） 
Fig. V-1 QPSK-VP power spectra for a parabolic phase-waveform for various phase- 

shift peak fm. The frequency is normarized by bit rate 1/Tb. No band-limitation is 

considered. p/4-QPSK-VP power spetra are the same as those of QPSK-VP. 
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B. 帯域制限の影響 

 帯域制限に影響を調べるために、ここでは典型例として、周波数応答が以下

の G(f)で示される、レイズドコサインフィルタによる帯域制限の場合を検討して

みる。 

(59) 

なお、上式において、fc は搬送波周波数、 B̂ は 6dB 帯域幅を示す。 大位相シ

フト量fm とフィルタ帯域幅の 適化においては、信号スペクトルの狭域性と

BER 特性の 良トレードオフを考えることになる。BER の計算過程は、式(3)の

)(tv を帯域制限された PSK-VP 信号に置き換える以外は、前章の数値解析過程と

全く同じである。 

 図 V-2は、t に対する BER 特性の変化の様子を様々な正規化帯域幅 TB̂ に対し

て示したもので、ここでは、放物線型位相波形（fm = 2p）を有するp/4-QPSK-VP

の場合を示している。この場合もそうだが、一般に、帯域制限を掛けていくと

ある値から急に、t の長い領域において BER の劣化が始まる様子が見える。 

 図 V-2のように TB̂ が 1.5 辺りになるが、帯域制限の限界近くでは、通常の非

対称なシンボル配置のQPSK-VPより対称なシンボル配置のp/4-QPSK-VPの方が

僅かだが特性が優れる。特に、図 V-3に比較を示すように、許容遅延時間差の辺

りで差が現れる。p/4-QPSK-VP における改善は、通常の DPSK においても非対

称シンボル配置と対称シンボル配置の帯域制限下での比較に見えるように[24]、

対称シンボル配置では、現在と前後のシンボルパタン各々に対応するそれぞれ

BER のばらつきが少なく、結果として、平均の BER が小さくなるものと推測さ

れる。 
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図V-2 種々の正規化 6dB 帯域幅 TB̂ のレイズドコサインフィルタ帯域制限下の

放物線状位相波形（fm =2p）を有するp/4-QPSK-VP のt に対する BER 特性 

Fig. V-2 BER vs. t  performances of p/4-QPSK-VP with parabolic phase-waveform 

(fm=2p) in raised-cosine filter band-limitation for various 6-dB band-limitation 

normalized bandwidths TB̂ . 
 

 
図V-3 TB̂ =1.5 のレイズドコサインフィルタ帯域制限下の放物線状位相波形

（fm =2p）を有するp/4-QPSK-VP と QPSK-VP のt に対する BER 特性の比較 
Fig. V-3 BER vs. t  performance comparison between p/4-QPSK-VP and QPSK-VP for 

parabolic phase-waveform (fm=2p) and raised-cosine filter limitation ( TB̂ =1.5). 

Delay Difference

Delay Difference
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C. 帯域制限されたPSK-VPの特性 

BER と狭帯域のトレードオフを考えるには、評価パラメタを決める必要があ

る。ここでは、BER に関しては、許容遅延時間差に近い、t が 1.6 ビットの時の

BER を評価することにする。一方、狭帯域性に関しては、帯域制限された PSK-VP

信号の 99%が含まれる、正規化された占有帯域幅 BoTb を評価することにする。 

図 V-4は、p/4-QPSK-VP の場合について、様々な帯域制限幅 TB̂ と 大位相シ

フト量fm に対して上記評価パラメタを算出しプロットしたものである。この図

において、左下方の隅に一番近いものが 良のトレードオフということになる。

従って、 良の組み合わせは、 TB̂ ＝1.5 かつfm＝2p ということになる。この時、

正規化された占有帯域幅 BoTb は 1.0、図 V-2および図 V-3から、許容遅延時間差

は依然 1.7 ビット程度と維持されている。ちなみに、コサインロールオフフィル

タで帯域制限された QPSK-RZ と比較すると、許容遅延時間差は 1.6 ビット長程

度と報告されており[16, Fig.7(b)]、レイズドコサインロールオフフィルタで帯域

制限されたp/4-QPSK-VP の許容遅延時間差の方が僅かだが上回る。 

 図 V-5は、上記 適パラメタを有するレイズドコサインロールオフフィルタで

帯域制限されたp/4-QPSK-VP と、[16]に示されたパラメタを有するコサインロー

ルオフフィルタで帯域制限された QPSK-RZ、および、ロールオフ率 50%のコサ

インロールオフフィルタで帯域制限された通常の（p/4-）DQPSK の帯域外漏洩

電力を比較したものである。先述の許容遅延時間差における優位性に加えて、

スペクトルの狭小性の面でも、p/4-QPSK-VP は QPSK-RZ より優位に回ることが

分かる。しかしながら、（p/4-）DQPSK と比較するなら、p/4-QPSK-VP は約 2 倍

の周波数幅を要することが分かる。 

 図 V-6は、帯域制限を送信側と受信側に均等に割り振った場合、つまり、ルー

ト型のコサイロールオフあるいはレイズドコサインフィルタを適用した場合に

ついて、隣接チャネル干渉特性をビット速度で正規化したチャネル周波数間隔

fsTb で表したものである。この図では具体的には、上記 適パラメタを有するレ

イズドコサインロールオフフィルタで帯域制限されたp/4-QPSK-VP と、ロール

オフ率 50%のコサインロールオフフィルタで帯域制限された通常の（p/4-）

DQPSK を比較している。（p/4-）DQPSK と比較して、p/4-QPSK-VP は約 2 倍の

チャネル間隔を要することが再度確認できる。 
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図V-4 レイズドコサインフィルタ帯域幅 TB̂ と 大位相シフト量fm の種々組合

せでの放物線型位相波形p/4-QPSK-VPの 99%正規化占有帯幅B0TbとBERの関係 
Fig. V-4 BER vs. 99% normarized occupied bandwidth B0Tb of p/4-QPSK-VP with 

parabolic phase-waveform for various combinations of raised-cosine band-limitation 
TB̂ and phase-shift peak fm. 

 
図V-5 (p/4-)QPSK-VP（放物線型fm =2p、レイズドコサイン TB̂ =1.5）、QPSK-RZ
（コサインロールオフ TB̂ =2.26、50%ロールオフファクタ）、(p/4-)QDPSK（コサ

インロールオフ、50%ロールオフファクタ）の帯域幅 BTb 内の電力比率特性比較 
Fig. V-5 Fractional power ratio vs. normalized bandwidth BTb performance comparison 

among (p/4-)QPSK-VP (parabolic phase-waveform fm=2p, raised-cosine TB̂ =1.5), 
QPSK-RZ (cosine-roll-off TB̂ =2.26, roll factor 50%),  

and conventional (p/4-)QDPSK (cosine-roll-off, roll factor 50%) 
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図V-6 p/4-QPSK-VP（放物線状位相波形fm =2p、レイズドコサイン帯域制限

TB̂ =1.5）と通常の(p/4-)QDPSK（コサインロールオフ帯域制限、50%ロール 

オフファクタ）において、帯域制限を送受信に均等に割り振った場合の、 

正規化チャネル間隔 fsTb に対する隣接チャネル漏洩電力減衰率特性 

Fig. V-6 Adjacent-channel crosstalk attenuation vs. normarized channel separation fsTb 

performance comparison between p/4-QPSK-VP（parabolic phase-waveform fm =2p, 

raised-cosine filter TB̂ =1.5) and conventional (p/4-)QDPSK (cosine-roll-off, 50%) 

when band-limitation is equally assigned to transmitter and receiver. 
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VI. 室内環境における伝送特性 

A. ２波Rayleighフェージングでの基本特性の確認 

本章では、グレイ符号化された対称シンボル配置[23, ch.8.5]の 4 相の差動 PSK

（p/4-QPSK）および PSK-VP（p/4-QPSK-VP）に関して、実機による擬似伝送路

実験と数値解析にて、その BER 特性を比較する。これらの変調方式では、図 VI-1

に示すように、隣接シンボルの位相差qmに伝送される 4 値情報がある。qmへの

マッピングに関しては色々な方法がありうるが、ここでは、グレイ符号によっ

て 4/p± および 4/pp ± に 2 ビットの情報がマッピングされる場合を考える。 

図 VI-1に示すように、p/4-QPSK-VP では、位相波形f( )がp/4-QPSK のシンボ

ルに重畳される。f( )には、式(33)の 2 次の凸状関数を用いた。式(33)のfm は

大位相シフト量を示すが、ここでは 3p/2 とし、帯域制限はガウスフィルタ BT=2.0

（-3dB）を用いた。p/4-QPSK に対してはロールオフ率 50%を有するコサインロ

ールオフフィルタでの帯域制限とした。検波は、両変調方式ともに通常の遅延

検波によるもので、同一のビット速度では共用できるので共通のものを用いた。 

伝送実験を行う前に、基礎的な BER 特性を明らかにし実機の基本性能を確認

するために、上記の二つの変調方式の 2 波 Rayleigh フェージング下での BER

特性の比較を各々数値解析と実機実験で行う。ここでの 2 波フェージングでは、

互いに独立で、等しい平均電力を有し、遅延時間差をt とする。数値解析は、前

章での特性関数を用いて導出した過程と同じ方法による。 
図 VI-2は、遅延時間差t に対する BER 特性を、数値解析結果は曲線で、実機

実験結果はマーカで示したものである。図 VI-2(a)のp/4-QPSK と図 VI-2(b)の

p/4-QPSK-VP との比較から、遅延時間差t が許容遅延時間差より小さい値ならば、 

  

図VI-1 (a) p/4-QPSK および (b) p/4-QPSK-VP の位相ダイアグラム 

Fig. VI-1 (a) p/4-QPSK and (b) p/4-QPSK-VP signal phase diagram. 
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後者は前者より優れた BER 特性を有することが確認できる。p/4-QPSK-VP にお

ける許容遅延時間差の減少を除けば、室内実験結果と数値解析結果は良い一致

を示していることがわかる。実測された許容遅延時間差は約 1.5bit 長程度である。 

 

 

 

図VI-2 様々な Eb/N0 における遅延広がりt に対する BER 特性。 
p/4-QPSK およびp/4-QPSK-VP に対する 2 波 Rayleigh フェージング下での 

計算および室内実験（6.312Mbps）評価結果 
Fig. VI-2 BER vs. t  for various Eb/N0 through calculation and laboratory experiment  

(at 6.312Mbps) in 2-ray Rayleigh fading for p/4-QPSK and p/4-QPSK-VP. 

Delay Difference

Delay Difference

(a) 

(b) 
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 図 VI-3は、遅延時間差t が 1 bit の時の、CNR（Eb/N0）に対する BER の特性を

示したものである。p/4-QPSK の BER は、10-1 辺りでフロアを示し、CNR の上

昇に対しそれ以上改善されないのに対し、p/4-QPSK-VP の BER は、10dB の CNR

上昇に対して 2 桁改善され、10-6 以下にまで改善されることがわかる。図 VI-3

のマーカに示すように、実機においても、この BER 改善が実際に得られること

が確認できる。 

 

 

図VI-3 2 波 Rayleigh フェージング下、t が 1bit の場合のp/4-QPSK および

p/4-QPSK-VP の CNR に対する 

BER 特性の計算および室内実験評価結果。 

Fig. VI-3 BER vs. CNR performances of p/4-QPSK and p/4-QPSK-VP through 

calculation and laboratory experiment in 2-ray Rayleigh fading with t of 1 bit. 
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B. 試験環境と測定システム 

 伝送実験は、オフィスルームとシールドルームの 2 種の環境、および、

3.156Mbps と 6.312Mbps の 2 種の伝送速度で行った。周波数帯に関しては、オフ

ィスルームの実験については 240MHz、シールドルームの実験については

2.38GHz を用いた。両実験環境および送受信アンテナの配置の見取り図を図 VI-4

に示した。さらに、測定系の構成を図 VI-5に、主要諸元を表 VI-1 に示した。 

 両実験環境においては、垂直偏波のダイポールアンテナを送信側および受信

側の双方に用いた。送信アンテナは固定であるが、受信アンテナは 0.93m 長の

ポールの先端に取り付け回転させた。1 回転における総送信ビット数と総誤りビ

ット数から BER を求める。なお、1 回転には約 90 秒を要する（アンテナの移動

速度 V は約 6.5cm/s）。 

 オフィスルームは、2.7m の天井高を有し、床面は金属のバックプレートを有

するフリーアクセスで構成されている。図 VI-4に示すように、図中の右側の壁

は、窓の無い鉄筋コンクリート外壁、上側は窓付きの鉄筋コンクリート外壁、

左側と下側は鉄製のパーティション壁で、その他室内には、机やラック、冷暖

房機等がある。送受信アンテナの高さは、各々2.1m および 1.2m とした。図 VI-4

に示すように、受信アンテナの設置場所に関しては、その回転中心で示して、A

から D の 4 箇所を用いた。 

 シールドルームは、鉄製の外殻に覆われており、木および石膏ボードで内装

されている。内部からは、天井高 2.3m の窓の無い部屋に見える。シールドルー

ムも同様に、床面は金属のバックプレートを有するフリーアクセスで構成され

ており、その他室内には、机やラック、パソコン等がある。送受信アンテナの

高さは、各々1.2m および 1.8m とした。シールドルームでの受信アンテナの設置

場所に関しては 1 箇所のみとした。 

 送信機では、図 VI-5にあるコントローラ（パソコン）で計算し予め書き込ん

だ波形 RAM メモリから、対応する変調波形を読み出し繋ぎ合わせていくことで、

デジタル的に送信変調信号を生成する。送信伝送速度は、読み出しクロック速

度を変えることで、切り替えることができる。加えて、変調方式は、RAM メモ

リを書き換えることで切り替えることができる。 

 受信機では、遅延検波器が両変調方式の検波に共用使用される。帯域制限に

関しては、主に送信側で実行されるため、受信側では、十分に広い IF 帯域幅
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（9MHz）が各々の変調方式および伝送速度に対して共通して用いた。受信信号

強度は同時に測定され、実測した受信機の雑音指数（NF）を用いて、平均の CNR

を計算した。 

 送信データには、15 段の m 系列を用いた。受信側では、同じ系列を発生させ、

受信データ列とビット単位で比較し、ビット誤りを検出する。誤り検出器の出

力パルスは、エラーカウンタで受信アンテナ 1 回転にわたって積算され、その

ビット誤り総数から平均 BER を算出する。BER の測定に加えて、次章で議論す

る遅延プロファイルの測定に関しても、同一の設置環境、および、同様の測定

系の構成で切り替えることで行った。 

 測定中あるいは比較において、試験環境が変動することを避けるために、コ

ントローラ（パソコン）を室外に設置し、試験環境内は無人にして測定実験を

行った。すべての実験において、送受信アンテナ間には見通しがある（LOS）条

件で行った。 

 
図VI-4 伝送実験環境およびアンテナ設置構成の見取り図 

Fig. VI-4 Sketch maps of transmission experiment test rooms and antenna setups. 
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図VI-5 伝送実験および遅延プロファイル観測の測定システム構成 

Fig. VI-5 Measurement system configuration for transmission experiment  

and delay profile measurement.  

表VI-1 実機試験・伝送実験で使用した送受信機の主要諸元 

Table VI-1 Main specification of transmitter and receiver 
     used in laboratory and transmission experiment. 

搬送波周波数 240MHz, 2.38GHz 
変調方式 p/4-QPSK, p/4-QPSK-VP 
ビット伝送速度 3.156Mbps, 6.312Mbps 
検波方式 遅延検波 
IF 帯域幅 9MHz at –3dB 
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C. 伝送実験結果 

 図 VI-6(a)—(c)は、オフィスルームの B および C 地点、シールドルームでの実

験結果を示したものである。各々の図は、両変調方式および両伝送速度に対し

て送信電力を変えて、検波器入力での実測された平均 CNR に対して実測された

平均 BER を示したものである。 

 図 VI-6(a)は、約 4m の伝送距離になるが、p/4-QPSK・6Mbps 以外の条件では、

CNR の増加に対して急速に BER が減少するが、p/4-QPSK・6Mbps では、ごく

近距離にも関わらず、マルチパス波形歪に起因すると見られるフロア誤りが観

測された。図 VI-6(b)では、約 8m の伝送距離になるが、全体に CNR の増加に対

する BER の減少が緩やかになり、p/4-QPSK-VP・3Mbps 以外でフロア誤りが観

測された。 

伝送距離に対する BER 特性曲線の変化は、伝送距離の増大に伴う、直接見通

し波のレベルの相対的な減少によると考えられる。シールドルーム内において

は、図 VI-6 (c)に示すように、BER は CNR 増加に対してさらに緩やかにしか減

少せず、フロア誤りを生じる傾向がさらに強まる。次章の遅延プロファイル測

定の結果でより明確になるが、これは、取り囲む金属製の外殻からの強い反射

散乱波に対して、相対的に見通し直接波が弱まるためと考えられる。 

 図 VI-6全般において、p/4-QPSK とp/4-QPSK-VP を比較すると、p/4-QPSK-VP

の BER は、CNR の増加（送信電力）につれて改善量が大きくなる様子がわかる。

特に、図 VI-6(a)の短距離伝送の場合を除いて、フロア誤り率は、格段に改善さ

れることが確認できる。例えば、図 VI-6(b)のオフィスルーム内約 8m 伝送距離

の場合、6Mbps の伝送速度に対し、p/4-QPSK のフロア誤り率の 10-2 に対し、

p/4-QPSK-VP のフロア誤り率は 10-4 と２桁の改善が見られ、3Mbps の伝送速度

に対しては、4 桁（10-3 から 10-7 へ）とより大きな改善が確認できる。電波の散

乱反射が強いシールドルーム内の場合も、全体にフロア誤り率レベルは増大す

るものの、各伝送速度に関して、両変調方式間で相対的には同様の改善が観測

される。 
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(a) At location B in office room via 240 MHz band  

(about 4 m transmission) 
 

 

(b) At location C in office room via 240 MHz band  

(about 8 m transmission) 
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(c) In shielded room via 2.3 GHz band  

(about 4.1 m transmission) 
 

図VI-6 各変調方式各ビット速度における伝送実験結果 

Fig. VI-6 Transmission experiment results for each modulation and each data rate. 
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VII. 室内環境のチャネルモデル 

A. 遅延プロファイル測定 

 各々の実験環境の伝搬チャネル特性および次章で BER 評価のベースとなる適

切なチャネルモデルを導出するために、遅延プロファイル測定を同時に行った。

実際の測定は、PN 相関法[27]を用いて、前章に記述のように、同一の環境およ

び同様の条件で行った。 

 主要諸元を表 VII-1に示す。遅延プロファイル測定システムは送信側の装置と

受信側の装置からなる。送信装置では、送信搬送波は 10 段の m 系列、30Mchip/s

のチップ速度で 2 相位相変調され送出される。受信装置では、僅かに遅いチッ

プ速度を有する同一の m 系列と相関を取ることで、いわゆるスライディング相

関法によって[27]、電力遅延プロファイルを得ることができる。遅延時間の時間

分解能はチップ長相当の約 33ns であるが、これは空間分解能に換算して約 10m

に相当する。 

 電力遅延プロファイルは、受信アンテナの回転の 1 度毎に測定した。平均電

力遅延プロファイルは、約 1 度毎の測定結果を空間的に平均計算して求めた。

具体的には、オフィスルームに関しては、地点 A～D の周り 1 周分、シールド

ルームに関しては、1 周を 90 度毎の区間に分けて、平均計算を行った。加えて、

同一の平均区間に関して、遅延分散も計算した。 
 

表VII-1 遅延プロファイルの測定系の主要諸元 
表 VII-1  Main specifications of delay profile measurement system 

搬送波周波数 240MHz, 2.335GHz 
PN 系列 10 段 m 系列 
チップ速度 30 Mchip/s 
変調方式 BPSK 
帯域制限 ±45 MHz 

 

B. 測定結果と室内伝送チャネルの特徴 

 図 VII-1 (a)および(b)に、各々、オフィスルームおよびシールドルームでの、

平均電力遅延プロファイルの測定計算結果を示す。また、遅延分散の結果は、

表 VII-2(a)および(b)に各々示した。 
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(a) In office room at 240 MHz band 

 

 

(b) In shielded room at 2.3 GHz band 

 
図VII-1 平均電力遅延プロファイルの測定結果 

 Fig. VII-1 Average power delay profiles at various locations. 
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表VII-2 遅延分散の測定結果 
Table VII-2 Delay Spread Measurement Results. 

(a) In office room at 240 MHz band 

測定地点 伝送距離 遅延分散 
A 約 2 m 27.2 ns 
B 約 4 m 31.0 ns 
C 約 8 m 35.8 ns 
D 約 6 m 39.7 ns 

(b) In shielded room at 2.3 GHz band 

測定地点 伝送距離 遅延分散 
0—90 deg. 約 3.3 m 48.8 ns 

90—180 deg. 約 4.1 m 52.3 ns 
180—270 deg. 約 4.9 m 51.6 ns 
270—360 deg. 約 4.1 m 47.8 ns 

 

図 VII-1 (a)に示すように、短距離での伝送、具体的には、2m および 4m の伝

送距離となる地点 A および B では、見通し直接波が実際に左側のピークとして

観測される。同時に、より長い伝送距離の場合に比べて、これらの地点での遅

延分散はより小さい値となっている。一方、図 VII-1 (b)に示すシールドルームの

場合、鉄製の外殻での強い反射波に埋もれて、見通し直接波は相対的に弱く観

測されている。この場合、表 VII-2(b)に示すように、遅延分散もより大きな値と

なっている。 

 すべての遅延プロファイルの測定結果において、右端においては、遅延時間

の増大に対して直線的にレベルが低下しており、これは指数関数的な減衰を意

味している。しかも、各々の部屋でそれぞれに、部屋内の地点に依らず、部屋

固有の減衰係数を有していることがわかる。図 VII-1(a)および(b)の右端の減衰カ

ーブの傾きから、実測された遅延減衰係数Gは、オフィスルームで 0.11dB/ns、シ

ールドルームで 0.088dB/ns であった。 

 上記の結果は、ある瞬間に発せられた電磁波エネルギーが時間とともに指数

関数的に減衰していくことを意味している。このことは、同一環境にて、高時

間分解能遅延プロファイル測定手法[28]を用いた結果から直接観測された、対面

する壁や床・天井間を多重反射し往復する伝搬形態から[29][30]、反射ごとに所

定の比率でエネルギーを失っていくためと推測される。 
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C. 室内環境での伝送チャネルのモデル化 

 ここでは、前節の結果から、BER 計算の基とする適切なチャネルモデルとし

ては、電力遅延プロファイルが指数関数減衰するモデルを用いることとする。

平均電力遅延プロファイル P(t ) は、 

(60) 

と表される。ただし、A、G、および、t は、各々、正の実数係数、dB/ns で表し

た減衰係数、ns で表した遅延時間を示している。直接的な演算を施すことによ

り、遅延分散s (ns)と減衰係数G (dB/ns)の間には、 

(61) 

の関係があることが導かれる。加えて、BER 計算評価においては、図 VII-2に示

すように、遅延プロファイルに関しては、連続的な関数の代わりに、十分に狭

い間隔で並ぶ離散的な遅延波で構成されるチャネルモデルを用いた。ただし、

各々の遅延波は、独立な Rayleigh フェージングを伴うものとし、その平均電力

は、減衰係数Gを有する指数減衰曲線を包絡線として遅延に対して減衰するもの

とした。 

 なお、上記のモデルにおいては、短距離の伝送時に実際に観測された、見通

し直接波は無視することとした。見通し波が無視できないくらいに強い場合は、

無視したモデルで計算評価した BER は、明らかに、実測した BER より悪くなる

ことが予想される。上記モデルに基づく BER 評価は、見通し波が無く、強い散

乱反射波が存在する、劣悪な伝搬環境での評価に対応するものと言える。 

 唯一の実測パラメタとなる減衰係数Gには、0.11dB/ns（オフィスルーム）ある

いは 0.088dB/ns（シールドルーム）を以降の BER 計算評価に用いた。これらG

を式(61)に入れて求めた遅延分散s は、各々、39.5ns（オフィスルーム）および

49.3ns（シールドルーム）となるが、これらは、各々の部屋で見通し波が無い場

合の 大のとりうる遅延分散の値を示していると考えられる。表 VII-2(a)および

(b)の実測された遅延分散の値と比べると、確かに、見通し波が確認できるオフ

G
»

G
=

34.4
10ln

10s
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ィスルームの短距離伝送（2m あるいは 4m）の場合を除き、良く一致している

ことがわかる。 

 

 

図VII-2 BER 計算で用いた室内チャネルモデルの遅延プロファイル 

Fig. VII-2 Delay profile of in-room channel model used in BER calculation 
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VIII. 室内伝送チャネルモデルに基づいたビット誤り率特性の推定 

A. ビット誤り率計算過程 

 BER 計算は、前章で述べた、等間隔・指数関数減衰型多波 Rayleigh フェージ

ングモデルを用いて行った。なお、計算方法は、第IV章の手法に則ったもので

ある。図 VII-2に示すような等間隔に並ぶ遅延波の構造において、隣り合う遅延

波の間隔は、信号帯域幅の逆数（100ns 程度）より十分に狭い 30ns とし、 初

から 11 波までを計算上考慮した。 
 各々の波の 大ドップラ周波数 fDは、受信アンテナの移送速度 V と波長lから

fD = V／lで決まるが、計算と実験の結果を比較するために、実験でのパラメタを

計算においても採用した（2.3GHz 帯においては 0.52Hz、240MHz 帯においては

0.052Hz）。 

B. 計算結果と実験結果の比較 

 図 VIII-1(a)および(b)は、各々オフィスルーム（G=0.11dB/ns、fD=0.052Hz）お

よびシールドルーム（G=0.088dB/ns、fD=0.52Hz）のパラメタとした場合の BER

計算結果である。オフィスルーム 8m 伝送に対応する図 VIII-1(a)の BER 計算結

果を図 VI-6(b)の実験結果と比較すると、両者は比較的良く合っていることがわ

かる。特に、フロア誤り率に関しては、若干計算結果の方が悪いが、よく合っ

ていると言える。計算結果の方が若干悪いのは、計算のベースとなっているチ

ャネルモデルが、フェージングを伴わない見通し直接波を無視していることに

よるものと思われる。 
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(a) Decay constant G=0.11dB/ns (delay spread s =39.5ns) 

corresponding to office room 8 m transmission. 

 

(b) Decay constant G=0.088dB/ns (s =49.3ns) 

corresponding to shielded room. 

図VIII-1 室内チャネルモデルでの BER 計算結果 

 Fig. VIII-1 BER calculation results based on in-room channel model. 
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オフィスルームでの 4m 伝送となる図 VI-6(a)の実験結果は、図 VIII-1(a)の計

算結果と比較すると、はるかに良い値となっているが、これは、伝送距離が短

くなってより強くなった、見通し直接波のためと考えられる。一方、反射散乱

波が強く、相対的に直接波が弱くなるシールドルームに関して、その計算結果

の図 VIII-1(b)と実験結果の図 VI-6(c)を比較すると、フロア誤り率を含めて、良

く一致していることがわかる。 

明らかに、短距離伝送等で見通し直接波が無視できない場合には、ここでの

計算評価は不適切である。しかし、ここでの BER 評価方法は、唯一の実測のパ

ラメタであり、その部屋固有のものである減衰係数だけで、見通し直接波が弱

い場合や強い反射散乱環境でのフロア誤り率の上限を見積もる上では有用であ

ると考えられる。 
 

C. 伝送速度とビット誤り率の関係 

 これまでの議論の指数関数減衰多波Rayleighフェージングモデルが室内チャ

ネルモデルとして妥当であるとするなら、これに基づく BER 評価結果から、伝

送速度と BER の関係が示される。図 VIII-2は、p/4-QPSK-VP と通常の差動

p/4-QPSK の比較を示したものである。この図では、フロア誤り率の上限を求め

るために、CNR は十分に高い 50dB とし、減衰係数Gはオフィスルームの実測値

である 0.11dB/ns（遅延分散 39.5ns）の場合を示している。 

図 VIII-2から、十分に高い送信電力であれば、数百 kbps から数 Mbps の範囲に

おいて、p/4-QPSK に比べ、p/4-QPSK-VP の場合は顕著な BER 改善効果が確認

できる。p/4-QPSK-VP には、フロア BER が 小となる 適な伝送速度が存在し、

このパラメタの場合は、約 2Mbps であり、その時のフロア誤り率は、10-8 以下

であることがわかる。今回の実験のオフィスルームの場合に相当する、40ns の

遅延分散の場合、10-4 の目標 BER 品質に対して、p/4-QPSK の場合は約 300kbps

なのに対して、 p/4-QPSK-VP の場合約 6Mbps の伝送が期待できることがわかる。 

異なる減衰係数あるいは遅延分散に対しては、図 VIII-2の結果は、曲線の形状

はそのままに、横にシフトする。例えば、シールドルーム（0.088dB/ns）では、

オフィスルームより減衰係数が 20%小さいので、図 VIII-2の曲線は、ビット速度

について 20%だけ左方にシフトする。従って、式(61)を併用して、 適ビット伝

送速度 fb optimum（Mbps）と、許容 BER を 10-4 とした場合の 大ビット伝送速度
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fb maximum（Mbps）は、減衰係数G（dB/ns）と遅延分散s（ns）から 

 

(62) 

 
と表される。なお、変調方式間の相対関係は、どんな減衰係数、遅延分散に対

しても変わらないので、許容 BER を 10-4 とした場合、p/4-QPSK-VP は、p/4-QPSK

に比べ、上限ビット伝送速度を約 20 倍に高めることができると言える。ただし、

上記の結果は、見通し直接波が相対的に弱い劣悪な環境でのことであり、短距

離伝送等で顕著な見通し直接波が存在する場合は、図 VI-6(a)の 4m 伝送時に実

際に確認されるように、さらに高速の伝送が可能で、結果的に、両変調方式の

差は縮まる。 

 

 
図VIII-2 室内チャネルモデル（減衰係数G=0.11dB/ns、遅延分散s =39.5ns、 

オフィスルーム約 8m 伝送相当）の場合のビット速度と BER の関係 

Fig. VIII-2 Relationship between data rate and BER via calculation based on in-room 

channel model for G=0.11dB/ns (s =39.5ns) at office room (8 m transmission). 
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IX. 分散アンテナとの組み合わせによる任意無線エリア構築への応用 

A. スポット通信の高速移動車両への応用における課題 

下向きの指向性アンテナを用いて無線エリアを数十から百 m 程度の特定エリ

アに絞ることで、そのようなピコセルシステムは、短い周波数繰り返し距離に

よる通信容量の増大、干渉低減による通信信頼性の増大、通信相手の場所特定

を要するアプリケーションへの展開可能性の特徴を発揮させることができる。

Dedicated Short-Range Communication（DSRC）[31]はそのような特徴を活かした

システムの典型である。例えば、自動料金収受システム（ETC）は主に後２者の

特徴を活かしたものである。VICS システム[32]における電波ビーコンは、走行

方向も含め通過車両の位置を特定した上で、その車両の前方方向の所定エリア

の交通情報を提供するものである。 

個々の車両自身から交通情報を集めるプローブシステムの進化や、交通情報以

外も種々の莫大な情報がインターネットに蓄積されることに従い、情報をより

効率的に扱える、進化した統合情報提供システムが望まれる。一方では、近年、

路車協調システム[33][34]としてプラットフォームの研究開発が盛んになってき

た。安全運転支援の応用分野では、その路車間通信（RVC）において、特定エ

リアを通過する車両に対し例えば 100ms 以内に 99%の通信成功率といった、一

般に迅速で確実な通信が要求される[35]。なお、RVC に関しては、ミリ波を含み

色々な周波数帯候補がある中で、日米欧での整合性がある 5.8GHz 帯（欧米では

隣接する 5.9GHz 帯）は有力な周波数帯の候補である。 

しかしながら、上記スポットエリアの特徴は、車両のような高速移動体にとっ

ては、スポットエリアをごく短時間で通り抜けてしまうので、次世代の種々ア

プリケーションに対しては本質的に必ずしもそぐわない。さらに、マイクロ波

帯やミリ波帯での展開では、近傍の障害物や車両によるシャドウイングがこの

折角の短時間の通信機会を阻害することも起こりうる。今後出てくるであろう

アプリケーションは、エリア特定はしつつも、もっと長い通信エリアを必要と

する場合も多いと予想される。単一の指向性アンテナでエリア長を延ばそうと

すると、俯角を浅くせざるを得ず、エリア外への不要輻射を制御できなくなり、

スポットエリアの長所を同時に失うことになる。エリア外への不要輻射は、都

市部等の連続する交差点において、少ない限られたチャネル数での置局を困難



 

- 67 - 

にする。小さなスポット・ピコセルのまま、通常のハンドオーバにて結合して、

通信エリアを延長する方法もありうるが、頻繁なハンドオーバとそれに伴う通

信途絶は、迅速で確実な通信には向かない。 

 これらの課題に対し、基地側への複局同時送信を用いた分散アンテナシステ

ムの適用は、個々にはエリア外への不要輻射を十分に制御できるぐらいに小さ

なピコセルを繋ぎ合わせて任意長のエリアを作れるので、魅了的な解決法とな

りうる。シャドウイングの問題もサイトダイバーシチ効果によって同時に解決

されうる。さらには、このアプローチには、ハンドオーバのような上位層での

制御等の追加部分が無く、しかも、経路切り替えに伴う複雑な付加機能や品質

の劣化は無い。ただし、このアプローチは、同時に、ピコセルの間の境界では

異なる基地アンテナからの信号が干渉する、複局システム特有に内包するマル

チパス干渉の問題を生じる。この特有の内包マルチパスに対して、何らかの対

策が不可避となる。 

 内包マルチパスへの対策は、隣接設置のアンテナでの送信ダイバーシチとは

異なり、分散アンテナによる任意のエリア成形においては伝搬遅延時間差に敏

感でないことが好ましいが、その典型的な候補には、RAKE 受信機と組み合わ

せた直接スペクトル拡散方式（DSSS）や直交周波数多重方式（OFDM）がある。

これらの変調方式を用いた分散アンテナシステムに関しては、例えば、文献

[36][37]あるいは文献[38][39]にて議論されている。他の候補として、耐マルチパ

ス変調方式群[10]－[16]も考えうるが、これらとの組み合わせに関しては、これ

まで議論されてこなかった。 

 5.8GHz 帯での DSRC 方式に関しては 2 つの流れがある。1 つは、シングルキ

ャリアの方式で、典型的には、ASK 方式と PSK 方式を用いるもので、5MHz 幅

のマルチチャネルシステムである ARIB STD-T75 規格[40]がある。もう１つは、

マルチキャリアの方式で、典型的には、OFDM 方式を用いるもので、10MHz 幅

のマルチチャネルシステムである ASTM E2213 規格[41]がある。この OFDM 方

式は、IEEE802.11a 無線 LAN 規格[8]のハーフレート版に相当し、IEEE802.11p

として議論中である。PSK-VP 方式は、ARIB STD-T75 規格の PSK 方式とは、ご

く僅かの差異しかなく、検波器を共有できるなど良好な親和性を有する[42]。 

 マイクロ波やミリ波などの高い周波数帯での高速移動アプリケーションでは、

分散アンテナシステムに内包するマルチパスは、フェージングの変動を早く深
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くし、著しい劣化を生じさせうる。このような高速フェージングに対し、OFDM

方式は、一般に、複数サブキャリアに情報を振り分けることによってシンボル

速度が低下していることやサブキャリア間の干渉（ICI）のために不利になりや

すい。加えて、パイロット構造にも依るが、伝送路変動への追従不良が著しい

劣化を生じさせやすい。IEEE802.11a 型の OFDM 方式[8]においては、伝送路推

定および等化はフレーム先頭の集中したプリアンブルに基づいて行われ、全体

の周波数オフセットがその後特定４サブキャリアに時間軸上並ぶパイロット信

号によって行われる。このパイロット構造は、伝送路の周波数特性が時間とと

もに変動する場合、つまり、周波数選択性フェージングの場合には不向きであ

る[43]。例えば、5.8GHz 帯での 180km/h での移動は 1kHz のドップラシフトを生

じる。200byte のペイロードに対し、ASTM2213 の QPSK-OFDM でのフレーム長

は 300μs になる。これは 1kHz の逆数の 1/3 に相当し、フレーム内で伝送路の周

波数特性が変化するため有意な伝送路推定誤差が生じ、劣化を生じる恐れがあ

る。ミリ波等のより高い周波数帯での運用では、ドップラ広がりがより大きく

なり、劣化が加速する。複局送信システムにおいて、ベースバンドでの信号分

配は望ましいが、この場合、異なるキャリア周波数オフセットおよび位相雑音

を有する局部発振器から各々変調信号を作り同時に送信することになり、劣化

をさらに加速する。 

 耐マルチパス変調方式は、OFDM や RAKE 受信機とは異なり、伝送路推定や

伝送路変動への適応処理を要せず、OFDM のようなシンボル速度の低下も招か

ないので本質的に高速フェージングに強い。一方では、耐マルチパス変調方式

には、対象伝送路への許容遅延時間差が存在し、比較的小さい。前章までに議

論してきたように、PSK-VP 方式の場合、0.8 シンボル程度になる。分散アンテ

ナを用いた任意長の通信エリア実現への置局構成や実性能に対して、この許容

遅延時間差がどのように影響を与えるかに関しては、議論の余地がある。 

以降では、RVC の応用を前提に、耐マルチパス変調方式 PSK-VP での複局同

時送信を用いた分散アンテナによる任意エリア成形に関し検討する。具体的に

は、線状のエリア成形を代表例として、特にピコセルの連結境界箇所に着目し、

伝送路のモデル化を試み、この伝送路モデルに基づいて基本的な誤り率特性を

主として計算機シミュレーションで評価するとともに、併せて擬似伝送路を用

いた実機評価も加えて検証する。内包マルチパスで強調された高速フェージン
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グ環境評価に関しては、5.8GHz 帯 DSRC の検討状況を鑑みて、PSK-VP 方式の

代わりに、同システムで IEEE802.11p 型 OFDM 方式を用いた場合について、比

較評価を行う。適切な遅延挿入を用いた好ましい置局方法を検討し、さらには、

プロトシステムを用いたフィールド実験で実際にピコセルを結合して任意のエ

リア成形ができることを確認する。 

B. RVCにおける分散アンテナの一般的特徴 

 RVC のアプリケーションにおいて、複数の分散アンテナからの同時送信は、

一般に、色々な長所を有する。図 IX-1(a)に示すように、路側装置（RSE）での

隣接アンテナからの送信ダイバーシチは、反射伝搬等によって生じるフェージ

ングでの劣化を効果的に改善できる。しかも、車載装置（OBU）側には追加ア

ンテナを必要としないが、このことは、フロントガラスを通して良好な前方視

界があるものの取り付け場所に強い制限が付く、ダッシュボード上への設置に

おいて好ましい。図 IX-1(b)に示すように、離れたアンテナからの同時送信では、

高い周波数帯で障害となるシャドウイングに対しても改善効果を発揮し、スポ

ットエリア通過の短時間においても確実な通信が期待できる。 

 VICS や安全運転支援のような車関連アプリケーションの多くは、場合によっ

ては走行方向を含み、場所を特定した通信を必要とするので、通常は、下向き

に設置した指向性アンテナが用いられる。アンテナ指向特性とアンテナ高に依

るが、10m 程度のアンテナ高での単一の指向性アンテナからの送信では、無線

エリアはせいぜい 100m 程度までしか制御できない。さらに、エリア長を長く

しようとすると、アンテナの俯角が浅くなりすぎてエリア外への不要輻射を抑

えきれず、隣接システム間の干渉や大型車両等でのシャドウイングの劣化要因

が増大し、通信の信頼性が失われていく。図 IX-1(c)に示すように、線状に同時

送信する複数アンテナを配置することにより、エリア外への輻射を抑えつつ、

しかも、シームレスな通信の障害となりうる頻繁なハンドオーバ無しに、通信

エリアを拡張しうる。拡張されたエリアは、通過時間の増大とともに、高速移

動車両とより多くの情報のやり取りを可能にする。また、シームレスな通信は、

安全運転支援にような高速応答を要するアプリケーションや、再送が不可能か

あるいは用いない VICS のような単向の情報ダウンロードにとっては、大変好ま

しい。任意長のエリア成形の特長だけでなく、単一のアンテナでの置局と比べ
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て、密集した置局をより少ない周波数チャネル数で実現しうる。この特長は、

都市部における、密集し複雑な交差点への置局に対し好都合である。図 IX-1に

は、各々４つの周波数チャネルを用いて置局した 2 箇所の交差点が互いに近接

する場合を示している。この置局例では、１つの道沿いで見れば、２つの周波

数チャネルが交互に使われている。単一アンテナ送信での置局では、信頼性が

重視されるアプリケーションに対し、１つおきに現れる同一周波数チャネルを

用いるエリア間の干渉を十分に抑えることは難しい。 
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図IX-1 RVC 応用における分散アンテナ同時送信システムの一般的特長 

Fig. IX-1 General merits of distributed antenna simultaneous transmission systems in 

RVC applications. 
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C. PSK-VPを応用した典型的なシステム構成 

 以降の検討での PSK-VP 方式は、４相の対称シンボル配置、すなわち、

p/4-QPSK-VP の場合を典型例として検討する（以降、p/4- の表記はしばしば略

する）。耐マルチパス特性と狭帯域性の両立から、 大位相シフト量f m は 2p、

帯域制限はレイズドコサインフィルタ（BT=1.5）を基本として検討する。ただ

し、帯域制限に関しては、特性向上に関して異なる BT についても検討する。な

お、帯域制限は、送受信に均等に振り分ける前提とするので、送信側での帯域

制限は、ルートレイズドコサインフィルタとなる。実際の送信信号の生成は、

シンボルに位相遷移を付加し帯域制限を与えた後の波形を予め計算し波形メモ

リに書き込んでおき、送信データに従って、対応する波形を読み出し繋ぎ合わ

せていくことで生成する。受信側は、通常の遅延検波となるので、送受信モデ

ムの構造は、通常の DPSK と全く同様の構成となる。 
 図 IX-2に、典型的なシステム構成を示した。PSK-VP 変調信号は、複数の基地

アンテナから同時に送信される。複数基地アンテナへの分配を送信ベースバン

ド信号あるいは送信データ列で行う（以降、ベースバンド分配と略す）ことも

可能でむしろ実用的であるが、ここでは単純に、RF 帯での分配の場合を示して

いる。ベースバンド分配では、高い周波数帯での RF 分配の技術難度が大いに軽

減されるが、その代わりに、基地アンテナ毎に、局部発振器を含む追加部分を

要する。別々の局部発振器は、異なるキャリア周波数誤差と、異なる位相雑音

を有するので、ベースバンド分配は、同時に、車両の移動が無くても高速フェ

ージング環境を生じさせることになる。例えば、5.8GHz 帯での 1ppm のキャリ

ア周波数誤差は 6kHz になり、この周波数誤差を直接ドップラシフトに換算する

ならば、1000km/h の移動速度に相当する。 

 OBU から RSE への上り回線に関しては、基本的には、下り回線を丁度逆にし

た同様の方法を採ることもできる。すなわち、OBU からの送信信号は、複数の

基地アンテナで受信され、それらの信号をそのまま足し合わせて検波器に入力

する。しかし、下り回線とは異なり、このような構成の場合は、流合雑音がリ

ンクマージンの劣化を招いてしまう。代わりに、文献[42]では、各々基地アンテ

ナで受信信号を検波し、ビット誤り情報に基づいてデータ列として合成する回

避策を示している。このように、双方向のシステムも実現可能であるが[44]、こ

こでは、一般に通信の起動あるいは主導権が下り回線にあることと[40][41]、
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VICS のように下り回線しかないシステムも存在することから、下り回線に着目

して以降解析を行う。 

 図 IX-1には色々なアンテナ置局構成例が示されているが、ここでは、道路沿

いへの置局を勘案して、線状の置局構成に着目して解析を進める。トラックや

バスを含み種々の車両への良好な設置性や、いくつかのアプリケーションは走

行方向を区別する必要性から、多くの RVC アプリケーションにおいては、OBU

アンテナは、ダッシュボード上前方に向けて設置するのが実際的で好ましい。

これは、前後から電波が到来するような置局構成を採るのに比べ、車両の移動

に伴い、到来波の伝搬遅延時間差の変化が少ない特徴もある。 
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図IX-2 PSK-VP 方式を用いた分散アンテナに基づく提案システムの基本構成 

Fig. IX-2 Basic configuration of the proposed system based on distributed antennas 

using PSK-VP. 
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X. シミュレーションによる性能評価 

A. チャネルモデルと評価過程概要 

 図 X-1にシステム構成の配置詳細を示した。基地アンテナは等間隔 L1 に配置

され、そこを移動速度 V の車両が通過する。L0 は一番近い基地アンテナ ANT-0

からの車両の位置を表す。まずは、基地アンテナの高さは十分あり指向特性も

鋭く、十分輻射を制御できるものとして、ANT-0 と ANT-1 のように、車両は、

高々2 つの隣接する基地アンテナからの信号を受信するものとする。さらに、こ

れらのピコセルのオーバラップエリアでは、双方基地アンテナからの平均受信

信号電力は等しいものとして解析する。しかる後に、3番目の基地アンテナANT-2

からの漏洩輻射の影響も検討する。 

 各々の基地アンテナから到来した受信波は、ドップラシフトした輝線スペク

トルを有する主波と近傍物体での散乱波との２種類の成分で構成される、Rice

モデルに従うものとする。ダッシュボード上の OBU アンテナの設置から、大地

反射波もあるが、車両ボンネットでの正規反射波も OBU アンテナに届きうる。

これらの比較的近傍での正規反射波は、直接波とほぼ同じ伝搬遅延とドップラ

シフトを有するので、直接波に相加されれば、それらの到来位相差によっては

打ち消しあって、振幅のフェードを起こしうる。本解析においては、これら正

規反射波と直接波はまとめて１つの主波と考えることとする。従って、Rice フ

ァクタ k は、散乱波のレベル変動もあるが、近傍反射波による主波の振幅フェ

ードによっても大きく変化する。ピコセル境界での伝送品質の観点では、主波

のフェードの瞬間、すなわち、比較的小さな k の場合がむしろ重要と考えられ

る。 

 散乱波の遅延広がりに関しては、各ピコセルが十分に小さいことから、まず

は無視して解析を進める。しかる後に、より長いエリアを簡単にカバーしたい

ケース等各ピコセルのサイズをより大きくし、もはやエリア外への漏洩輻射が

十分制御できなくなった場合を想定して、散乱波に遅延広がりのある場合も検

討することとする。なお、隣接基地アンテナからの到来遅延時間差t は、移動に

伴い各基地アンテナへの仰角の変化によって僅かに変わりはするものの、等長

ケーブルでの分配の場合、基地アンテナ間隔によって殆ど決まる。別の観点か

ら言えば、前方通信型の置局構成では、分配ケーブル長を変えることで、遅延
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時間差を任意に制御することができる。 

 図 X-2は上記 Rice モデルの各成分の詳細を模式的に示したものである。各基

地アンテナからの主波は、各々、ドップラシフト fDn（n = 0, 1, 2）を伴うが、こ

れらは各々仰角方向への投影速度成分 Vn（n = 0, 1, 2）に比例する。十分に遠い

基地アンテナに対して、fDn は fD（= V/l; l は波長）に漸近する。一方、散乱

波成分については、ドップラシフトは伴わないが、± fD に渡り文献[3]に従うド

ップラ広がりを有するものとした。ANT-0 への仰角をq0、有効アンテナ高を H

とすると、 fD0 は、 

(63) 

と表される。基地アンテナ高を 12m、OBU アンテナ高を 1m（H = 11m）とした

時、正規化周波数オフセットfD0/fD と車両位置 L0 との関係を図 X-3に示した。

基地アンテナ間隔 L1 を 40m とした場合、ANT-0 と ANT-1 の間のオーバラップエ

リア内の車両位置 L0 が 6m の時、ANT-n（n = 0, 1, 2）からの各々主波の周波数オ

フセット fDn（n = 0, 1, 2）は、それぞれ 0.5fD、0.97fD、0.99fD になる。同様に、

L0 = 10, 15, 23 m に対しては、周波数オフセット[fD0 fD1]は、[0.7 0.98] fD 、[0.8 

0.98] fD、 [0.9 0.985] fD と変化する。これらの値は、以降の解析では典型的な値

として取り扱う。 
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図X-1 線状置局の場合の配置 

Fig. X-1 Geometry in linear deployment. 

 fD0 = fD cos q0  = V L0 / l (L0
2 + H2)1/2  
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図X-2 各基地アンテナからの到来波の詳細成分 

Fig. X-2 Detailed components of each wave from an individual base antenna. 
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図X-3 車両位置に対する主波の周波数オフセット量 

Fig. X-3 Frequency offset of direct wave with vehicle position. 

 上記の伝送路モデルに基づき、さらに、相加的白色ガウス雑音（AWGN）を

加えて、誤り率特性を評価した。送信信号を S(t)とすると、受信信号 Z(t)はベー

スバンド（等価低域系）表現にて、 
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と表される。式(64)の右辺は、それぞれ、ANT-0、ANT-1、ANT-2、および、相加

的白色ガウス雑音に対応する。なお、隣接する基地アンテナ ANT-0 と ANT-1 か

らの受信信号は、オーバラップエリア内において、等しい平均電力を有するも

のとしている。r は ANT-2 からの漏洩輻射電力のレベル係数であり、主解析で

は無視するが（r = 0）、追解析では、より遠方にある ANT-2 の自由空間損の追加

分のみを見込んで、–5dB（r = 0.562）を典型的な係数として用いた。エリア外

への漏洩輻射を考慮する場合は、比較的小さい PSK-VP 方式の許容遅延時間差

に鑑みて、第 3 の基地アンテナ ANT-2 の到来遅延t2 を主に変えて解析した。右

辺の始めから 3項までで表される受信信号の総平均電力を算出あるいは計測し、

意図する Eb/N0 に対し対応するレベルの雑音 N(t)の電力を加えて解析した。 
 式(64)において、Rn,l(t) は、各々平均二乗電力を１に正規化した、互いに独立

な複素ガウス変数を表す。一方、主波成分 exp(j2pfDnt) の電力は 1/2 であるので、

Rice ファクタ k は 

(65) 

と表される。主解析での散乱波の遅延広がりを考慮しない場合(m=1)、式(65)は

k=1/2g0
2 となるので、 

(66) 

となる。遅延広がりを考慮する追解析の場合（m>1）、散乱波成分は指数関数減

衰型m波Rayleighフェージングモデルに従うものとした。指数関数減衰型の遅延

プロファイルは、遅延間隔d,に対して、実係数 lg )1,,0( -= ml   で表されており、

これらはANT-0、ANT-1、ANT-2からの送信信号に対応する各々散乱波に共通し

て用いられる。d は、信号帯域幅に相当する時間分解能に比して十分に小さな

値を選んだ。式(65)を併せ用いて、散乱波成分のr.m.s.遅延分散s は以下のよう

に表される。 

(67) 

s は、fD、fDn や k と共に、伝送路を特徴付けるパラメタとして用いられる。 

å
-

=

´
= 1

0

22

1
m

l
l

k
g

k2
1

0 =g

( ){ } ( ){ }
21

0

2
1

0

22
21

0

2
1

0

2
1

0

2
1

0

22 22 ÷
ø

ö
ç
è

æ
-=÷

ø

ö
ç
è

æ
-= åååååå

-

=

-

=

-

=

-

=

-

=

-

=

m

l
l

m

l
l

m

l
l

m

l
l

m

l
l

m

l
l lklkll dggdgdgggds



 

- 77 - 

帯域制限に関して、基本的には受信側もルートレイズドコサインフィルタとす

べき所ではあるが、ここでは、実際の実装性および計算機シミュレーションと

実機との整合性の観点から、受信側に関しては、5次のベッセルフィルタを用い

た。主解析では、 も狭帯域な条件として、送信側および受信側の帯域制限フ

ィルタの正規化–3dB帯域幅 BT およびBRT を各々1.5および1.8とした。追解析で

は、送信側フィルタの帯域幅BTを2.0、2.5、3.0に緩めた場合も検討する。この場

合、送信側帯域制限の緩和に合わせて、受信側フィルタの帯域幅BRTも各々2.4、

3.0、3.6に緩和した。なお、実機評価におけるビット速度は正確には3.072 Mbps

であるが、基本的に比較評価では、伝送路パラメタfD、fDn、t、t2、s は、シン

ボル長Tで正規化して行う。 

B. ２波Riceモデルを用いた基本性能評価 

図 X-4は、t = 0.3T および fDT = 0.00067 の条件下、図 X-3に示したように車両

位置 L0 に応じて変化する fD0 および fD1 の色々な組み合わせに対して、Eb/N0 と

ビット誤り率 (BER) の関係を示したものである。図 X-4には、併せて、Rice フ

ァクタ k を変えた時の特性変化、および、k=6dB の場合については計算機シミュ

レーション結果と実機評価結果の比較も示している（以降、計算機シミュレー

ションの結果を曲線で、実機評価の結果をマーカで示す）。実装損（固定劣化）

を除けば、実機結果は、概ね計算機シミュレーションの結果に一致している。

誤り率特性は、どんな k においても、fD0 や fD1 には殆ど影響されないが、k に対

しては、6dB の場合を中心に全体の傾きが大きく変わる。‘k= ¥- ’は Rayleigh フ

ェージングを意味するが、この場合においても、BER は、Eb/N0 の 10dB の増加

に対して、ダイバーシチ無しでは１桁づつの所が、パスダイバーシチ効果によ

り２桁づつ減少する。fD0 および fD1 で表されるドップラシフトの内部構造の違

いに関しては影響が認められないが、これは、オーバラップエリア内のどんな

車両位置に対しても良好な特性が維持されることを意味する。 
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図X-4 種々の k および車両位置 L0 によって変わる fD0 と fD1 の組み合わせ 
に対する BER 特性の変化 (p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 

Fig. X-4 BER performance change for various k and combinations of fD0 and fD1 that 
vary according to vehicle position L0  (p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 

 
図 X-5は、fDT=0.00067 および fD0=0.5fD、fD1=0.97fD の条件下、種々の Eb/N0

に対して、遅延時間差tと BER の関係を示したものである。なお、fD0=0.5fD と

fD1=0.97fD の組み合わせは、図 X-4の結果から fD0 と fD1 の違う組み合わせでも

特性への影響が認められないことから、以降、代表的パラメタとして用いるこ

ととする。パスダイバーシチ効果によって、十分な受信信号強度があれば、誤

り率は、積極的に改善されて、0.2T ～0.7T のt の範囲において 10-5 以下となる。

従属的に生じる fD0 と fD1 の変化に対して影響が認められないことを勘案すれば、

このt の範囲は、等長の分配ケーブルおよびビット速度 3Mbps (T = 667ns)の場合、

そのまま基地アンテナ間隔 L1 にして 40～140m に相当する。実機評価結果は、

特にt の許容遅延時間差での劣化を除けば、概ね計算機シミュレーション結果に

合致している。許容遅延時間差付近での実機での劣化は、大きなタイミング揺

らぎにクロック再生がうまく追従できていないためと推測され、このように、

実機においては、許容遅延時間差に幾分劣化が起こりうる。 
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図X-5 種々の Eb/N0 に対するt と BER の関係 (p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
Fig. X-5 Relationship between BER and delay difference t for various Eb/N0 

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
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図X-6 種々の k に対し、Eb/N0 が 20dB および 25dB 時の遅延時間差t と BER の

関係 (p/4-QPSK-VP, BT=1.5) 
Fig. X-6 Relationship between BER and delay difference t at 20 and 25dB of Eb/N0 for 

various k  (p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
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図 X-6は、fDT=0.00067 および fD0=0.5fD、fD1=0.97fD の条件下、Eb/N0の 20dB

と 25dB において、種々の k に対して、遅延時間差tと BER の関係を示したもの

である。深さは k によって変化するが、Eb/N0 の 20dB および 25dB のどちらに対

しても、t に対する凹状の変化傾向は本質的に同じである。異なる fD0 と fD1 の

組み合わせに対して影響が無いことを勘案すれば、分配ケーブル長を操作する

ことで、どんな基地アンテナ間隔 L1 でも、受信側での任意の遅延時間差t に対

応させることが可能である。しかしながら、実装損だけでなく、他のアンテナ

からの漏れ込みや散乱波成分の遅延分散による遅延成分の累積への観点から、

t は凹状底の中の小さめの値に設定するのが良いと考えられる。以降、t = 0.3T 

のパラメタを好ましい候補として多用することとする。 

C. 高速フェージング下の特性解析 

図 X-7は、t=0.3T および fD0=0.5fD、fD1=0.97fD の条件下、種々の fD において、

Eb/N0 に対する QPSK-VP の BER 特性を示したものである。fDT=0.026 の場合を

一例に、この場合について、k を変えた時の特性変化を点線で示した。加えて、

比較のために、同一システム構成で QPSK-VP の代わりに、ASTM2213 規格[41]

すなわち IEEE802.11a [8]のハーフレート版物理層のパラメタを有する

QPSK-OFDM (r=1/2)を用いた場合の BER 特性を併せ示した。OFDM 方式での計

算機シミュレーション評価においては、フレーム先頭での集中したプリアンブ

ルによる伝送路推定と等化の後、４つのサブキャリアに継続的に入っているパ

イロット信号を用いて単純に全体の周波数ドリフトを補償した。PSK-VP 方式に

ついては特別なプリアンブルやパイロットを必要とせず、フレーム構造を有し

ない連続的な伝送ができるが、OFDM の評価における試験伝送データは、図

X-8(b)のペイロードサイズが約 64byte あるいは約 197byte のフレームを基本に、

これらの繰り返し構造としている。両者は、同一の指標で比較できるように、

ビット速度で正規化した fDTb にて比較議論する。 
図 X-7において、QPSK-VP 方式の場合、誤り率特性は、より高い fD に対し

ても、殆ど影響されない。Rice ファクタ k が 6dB の場合（図 X-4にて中間的な

性能を示す値として、以降、相対比較を行う際の代表値として用いる）、

fDTb=0.00033 では全くフロア誤りは観測されず、fDT で 0.0067 まではフロアの

傾向は現れてこない。 より大きな fDT に対しては、フロア誤りが観測され始め
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る。k はフロアレベルに大きく影響するが、k=6dB の場合でフロア誤りは 10-5 程

度、fDT=0.026 でも、どんな k であっても 10-3 を超えることはない。逆に、OFDM

方式の場合の誤り率特性は、明確なフロアを示し、同じ fDTb=0.00033 および

k=6dB の条件であっても、BER は 10-3 を超える。この劣化は、主に、周波数選

択性の高速フェージング下、4 サブキャリアに整列したパイロットだけでは伝送

路推定誤差を生じるためと考えられる。fDTb で比較すると、QPSK-VP 方式は、

QPSK-OFDM 方式に比べ、数十倍以上優れることが分かる。 

図 X-9は、図 X-8に示す実際的なパラメタおよびフレームフォーマットの場合

について、フレーム誤り率（FER）の比較を示したものである。ARIB STD-T75

規格[40]からの拡張では、QPSK-VP 方式の場合 3Mbps のエア速度で誤り訂正無

しにすれば、QPSK 方式でのペイロードのサイズ・速度、スロット配置、5MHz

のチャネル間隔をそのまま踏襲できる[42][45]。PSK-VP 方式は、通常の PSK 方

式より広い帯域を必要とするが、誤り訂正の冗長を省くことで同じペイロード

レートを維持することができる。このビット速度の場合、fDTb の 0.00033 および

0.00067 は、5.8GHz 帯においては、各々180km/h および 360km/h に相当し、これ

らは自動車および高速鉄道の 高速度程度に対応する。一方、ASTM2213 規格

[41]では、10MHz のチャネル間隔に対して、QPSK-OFDM 方式（r=1/2）で 6Mbps

のエア速度が主に用いられる。このビット速度の場合、fDTb の 0.00017 および

0.00033 は、5.8GHz 帯においては、各々180km/h および 360km/h に相当する。な

お、ここでの評価では、フレーム誤りとは、フレームが消失した場合か、フレ

ーム内ペイロードに 1 ビット以上の誤りを含む場合とした。  
図 X-9より、OFDM 方式の場合はフロアを示すのに対して、QPSK-VP 方式の

場合は、十分な受信信号強度があれば、誤り率は急峻に減少し、フロアを引か

ないことが分かる。特に、OFDM 方式での長い方のペイロードである 197byte

の場合は、著しく大きなフロア誤り率を示す。図 X-8(b)の OFDM 方式のフォー

マットでは、64byte のような短ペイロードの場合、フレームのオーバヘッドは、

30%近くに及び、有意な大きさとなる。ビット速度とチャネル間隔から計算され

る周波数効率は両者同じだが、QPSK-VP 方式は、高速移動条件では長ペイロー

ド・フレームが使えない QPSK-OFDM 方式に比べ、実際のスループットでは優

ると期待される。OFDM 方式の場合は、車両の移動性ですでにマージンを使い

果たしているように見えるので、さらにベースバンド分配を用いるとなると、
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その差は決定的なものになると予想される。前章で述べたように、ベースバン

ド分配における基地アンテナ間のキャリア周波数誤差は、車両移動でのそれの

10 倍程度以上に相当するドップラ広がりを招きうる。他のパラメタを全くその

ままに、60GHz 帯のミリ波で運用すれば、この場合も 5.8GHz 帯での運用の場合

の 10 倍のドップラ広がりを招く。fDTb =0.0033（5.8GHz 帯で 1800km/h に相当）

の場合の結果が示すように、QPSK-VP 方式の場合は、そのような高速フェージ

ング環境に対して十分なマージンを有し、実用的なベースバンド分配の構造を

採用できるとともに、ミリ波での運用も可能な余裕を有することが分かる。 
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図X-7 p/4-QPSK-VP(誤り訂正なし)および QPSK-OFDM(r=1/2)の 

高速フェージング下の BER 特性 

Fig. X-7 Effect of rapid fading on BERs of p/4-QPSK-VP (no error correction) and 

QPSK-OFDM (r=1/2) 
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図X-8 評価における、p/4-QPSK-VP(誤り訂正なし)および QPSK-OFDM(r=1/2)

のフレームフォーマット 

Fig. X-8 Frame formats for p/4-QPSK-VP (no error correction)  

and QPSK-OFDM (r=1/2) in evaluation. 
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図X-9 t=0.3T, k=6dB, fD0=0.5fD, fD1=0.97fD における実用的パラメタ＆ 
フォーマットでの FER 特性の比較（移動速度は 5.8GHz 帯の場合に相当） 

Fig. X-9 FER comparison for practical parameters and frame formats in t=0.3T, k=6dB, 

fD0=0.5fD, fD1=0.97fD. Appended running speed is for 5.8GHz-band operation. 
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D. 伝搬チャネルにおける遅延分散の影響 

図 X-10は、図 X-4と同じ条件であるt =0.3T および fDT = 0.00067 において、散

乱波成分に遅延広がりを考慮した場合の BER への影響を示したものである。図

X-4では中間的特性を示したパラメタ値として、また、個々のピコセルサイズが

大きくなる等でエリア外への輻射が強い前提なので大きい値はふさわしくない

ことに鑑みて、また、相対比較を目的に、以降、k=6dB を代表的なパラメタ値と

して用いる。個々のピコセルサイズがより大きくなるのに従い、基地アンテナ

間隔も拡張するかもしれないが、ここでは配置条件はそのまま維持する、ある

いは、これまでの評価での影響が認められなかったことに鑑みて、ここでも、

fD0=0.5fD および fD1=0.97fD の条件は踏襲することとする。s/T が 0.045 までは、

誤り率特性の劣化は僅かである。なお、s/T=0.045 は、ビット速度 3Mbps（T=667ns）

の場合、遅延分散s にして 30ns になる。より大きなs/T に対しては、誤り率特性

は次第に劣化し、s/T=0.15（3Mbps 時s =100ns）になるとフロアが明瞭になる。

なお、図 X-5で確認されたように実機では許容遅延時間差に劣化が生じるが、同

様に、s/T の大きな値に対しては実機の結果の方が悪くなるが、このことを除け

ば、概ね傾向としては、実機評価の結果は計算機シミュレーションの結果に沿

っていると言える。 
図 X-11は、s/T が 0、0.075、0.15 および Eb/N0 が 25 dB の条件下、他のパラメ

タはそのままに、遅延時間差t に対する BER 特性を示したものである。好まし

いt の範囲は遅延分散の増大とともに狭くなり、誤り率を 小にするt の 適値

は遅延広がりが加わることでより小さな値にずれる。許容遅延時間差に関する

実装損をさらに考慮するならば、基地アンテナ間隔 L1 から生じる伝搬遅延時間

差に加えて、分配ケーブル長を操作して、受信側での遅延時間差t を好ましくは

0.2T から 0.5T の範囲に設定するのが良いと言える。 
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図X-10  BER 特性への散乱波成分の遅延分散の影響 (p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
Fig. X-10 Effect of delay dispersion in scattered waves on BER performance 

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 

1.E-07

1.E-06

1.E-05

1.E-04

1.E-03

1.E-02

1.E-01

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
Delay Difference t   [symbol]

Bi
t E

rro
r R

at
e

Sim. 0.15
 Experiment
Sim. 0.075
 Experiment
Sim. 0.0
 Experiment

10 -6

10 -5

10 -4

10 -3

10 -2

10 -1

10 -7

s /T

Eb/N0=25dB

fDT=0.00067
fD0=0.5fD
fD1=0.97fD

BT=1.5
k=6dB

 
図X-11 好ましい遅延時間差への散乱波成分の遅延分散の影響  

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
Fig. X-11 Effect of delay dispersion in scattered waves on preferable delay difference 

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5). 
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E. 第3のアンテナからの輻射混入の影響 

図 X-12は、第 3 の基地アンテナからの漏洩混入の影響を調べるために、3 波目

の Rice 波を相対レベルr =–5dB として加えた 3 波 Rice モデルにおける、Eb/N0

に対する BER 特性を示したものである。なお、3 波目の遅延t2 は 0、0.15T、0.3T、

0.6T とし、fD2 は 0.99fD として、2 波 Rice モデルの条件 fD0=0.5fD、fD1=0.97fD、

t =0.3T、fDT=0.00067、k=6dB は踏襲し付け加えた。t2が 0.3T までは、誤り率特

性は殆ど変わらず、実機評価結果も計算機シミュレーション評価結果に良く一

致している。次節でも議論するが、これは、3 波目の波をパスダイバーシチのブ

ランチとして利用するには、信号帯域幅が狭すぎて十分な分解能が得られなか

ったためと考えられる。t2 が 0.6T の場合、誤り率特性は明らかに劣化し、フロ

アを示すようになる。実機の場合、さらに劣化が顕著に現れるが、これは大き

なタイミング揺らぎに対するクロック再生の追従不良によるものと予想される。

2 波以上の遅延波の分解能の欠如に加え、大きな遅延を有する 3 波目が加わるこ

とで遅延分散が累積し大きくなることで劣化を生じたものと考えられる。 
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図X-12 第 3 の基地アンテナからの漏洩輻射混入の BER 特性への影響 

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5) 
Fig. X-12 Effect of spillover emissions from third base antenna on BER 

(p/4-QPSK-VP, BT=1.5) 
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厳しい帯域制限下で、次隣接以上離れた基地アンテナからの漏洩輻射が無視

できないレベルで混入する場合に対して、図 X-12の結果から好ましい置局方法

が見出せるが、これを図 X-13に示した。この置局においては、n 番目の基地ア

ンテナ ANT-n への分配ケーブル長 LFn は、十分に大きな基本長 Lcに、パラメタ

Leおよび Ld を操作することにより、 

(68) 

と表せる。分配ケーブルの短縮率をhとすると、基地アンテナ間隔 L1 に対し、

Leを 
(69) 

となるように設定する。隣接基地アンテナへの行路差は概ね L1 となるので、上

記条件下では、偶数番目の基地アンテナからの到来波は同タイミングで受信側

に到着する。奇数番目の基地アンテナからの到来波も同タイミングで受信側に

到着するが、偶数番目からの到来波群とは、行路差にして L1 +Ld /hだけの時間差

をもって到達する。このように、漏洩干渉する基地アンテナの数が増えても、

分配ケーブル長を操作することで、任意の隣接する基地アンテナからの到来波

には好ましい遅延を持たせながら、他も含めての遅延時間差を所定の値を超え

ないようにすることができる。 

ANT-1 ANT-0 …ANT-2… ANT-3
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ANT-4

Lc-2Le
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Lc+Ld Lc
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図X-13 エリア外漏洩を考慮した時の好ましい置局例 

Fig. X-13 Preferred deployment example considering spillover emissions. 

F. 帯域制限を緩和することによる特性改善 

図 X-14(a)～(c)は、各々3 番目の波の遅延t2 が 0、0.15T、0.6T の場合について、

送信帯域制限フィルタ BT を 1.5、2.0、2.5、3.0（連動して受信側フィルタ BRT

も 1.8、2.4、3.0、3.6 に設定）に変えて、Eb/N0 に対する BER 特性の変化を示し

たものである。なお、その他の条件は図 X-12の場合と同一である。第 1 波と第
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3 波の遅延時間差が無くなり縮退するt2=0 の場合を除き、帯域制限 BT の緩和と

共に、第 3 波がパスダイバーシチのブランチとして機能し始めて、誤り率特性

のカーブが急峻に落ちていくことが分かる。特に、t2=0.6T の場合、BT=2.0 にて、

フロア誤りが消滅し誤り率が著しく改善される。帯域制限を緩和することで、

複数遅延波に対する分解能が上がり、パスダイバーシチ効果が強化されて、誤

り率特性が改善されることが確認できる。 
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   (a) t2=0                         (b) t2=0.15T 
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(c) t2=0.6T 

図X-14 エリア外漏洩に対する帯域制限緩和による改善  
(3 波 Rice, k=6dB, p/4-QPSK-VP, BT=1.5, 2.0, 2.5, 3.0) 

Fig. X-14 Improvement by easing band-limitation in spillover cases from third base 
antenna  (3-ray Rice, k=6dB, p/4-QPSK-VP, BT=1.5, 2.0, 2.5, 3.0). 
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図X-15 散乱波成分の遅延分散に対する帯域制限緩和による改善 

(遅延分散を有する 2 波 Rice, k=6dB, p/4-QPSK-VP, BT=1.5, 2.0, 2.5, 3.0). 
Fig. X-15 Improvement by easing band-limitation for delay dispersion in scattered 

waves (2-ray Rice with dispersion, k=6dB, p/4-QPSK-VP, BT=1.5, 2.0, 2.5, 3.0). 
 
同様に、図 X-15は、散乱波成分が遅延広がりを有する場合について、送信帯

域制限フィルタ BT を 1.5、2.0、2.5、3.0 に変えて、Eb/N0 に対する BER 特性を

示したものである。なお、その他の条件は図 X-10のs/T=0.15 の場合と同一であ

る。より広い帯域幅、特に BT=2.0 まで緩和することで、フロアレベルは明確に

改善される。ここでの改善も、複数遅延波に対する分解能の向上によるものと

考えられる。 
図 X-16(a)および(b)は、各々BT が 1.5 および 2.0 に対し、ETSI BRAN の AB ク

ラス非線形増幅器モデル[46]に基づいて、種々の出力バックオフ（OBO）レベル

について、送信信号スペクトルを計算した結果である。 大位相シフト量fm が

2p の同じシンボル位相波形f(t)が使われているものの、帯域制限を緩和すること

で、信号スペクトルは広がる。もし、チャネル間隔 fcsをメインローブ幅 2B に一

致させるなら、4 相系では 2/T となるビット速度 fb は、BT が 1.5 および 2.0 に対

して、各々2fcs/3 および fcs/2 になる。例えば、5MHz のチャネル間隔 fcsに対して、

ビット速度 fb は、BT=1.5 の場合 3.3Mbps、BT=2.0 の場合 2.5Mbps になる。 もし、

ピコセルアプローチによる空間的な再利用率の向上で、30%ほどのチャネル配

置幅の余裕があれば、より良い誤り率あるいはより大きなフェージングマージ

ンへの改善案があるということを意味する。 
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(b) BT=2.0 

図X-16 種々のバックオフレベルに対するp/4-QPSK-VP の送信信号スペクトル 
Fig. X-16 Transmission spectrum of p/4-QPSK-VP for various output back-off levels. 
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XI. フィールド試験による評価 

A. フィールド試験コースと試験機 

図 XI-1および表 XI-1は、複数基地アンテナを用いて結合無線エリアが実際に

構築できるかの確認を目的とした、フィールド試験装置の主要な構成と諸元を

示したものである。試験装置は、基地局ユニット（BSU）、RF ユニット（RFU）、

路側基地アンテナ、試験車両上の OBU からなる。BSU では、擬似雑音（PN）

系列データが生成され、これを送信データとして変調器に送られる。変調方式

には、表 XI-1に示すパラメタを有するp/4-QPSK-VP 方式あるいはp/4-QPSK 方式

からどちらかを選択設定することができる。変調器からの出力信号で、直接、

レーザダイオードを光強度変調し、光学的に分配して光ファイバにて RFU に送

る。RFU では、光信号は電気信号に変換され、送信出力レベルである 23dBm ま

で増幅され、路側基地アンテナから輻射される。  

 図 XI-2に示す２種類の試験コースを用いた。3 ないし 4 基の路側基地アンテナ

を 8m ないし 10m の高さに 40m 間隔でコース沿いに設置した。‘Field Test 1’では、

QPSK-VP 方式と QPSK 方式の比較をしながら、主として、無線エリアの結合に

関しての基本確認を実施した。‘Field Test 2’では、主として、高速移動条件での

確認を行った。試験車両は、‘Field Test 1’では約 20km/h で、‘Field Test 2’では約

120km/h で、コースに沿って走行させた。試験車両の走行パルスに基づいて、測

定された BER と受信信号強度を約 40cm 間隔で記録した。図 XI-4に‘Field Test 2’

の試験コースの様子を表す写真を示した。 

両方のフィールド試験において、路側基地アンテナとしては、利得 17dBi を有

する円偏波のアレイ化したパッチアンテナを用いた。図 XI-3は、水平面および

垂直面での指向特性パタンを示している。水平面での指向特性に比べて、垂直

面の指向特性はエリア外への輻射を抑えるために格段に狭いものとなっている。

路側基地アンテナの俯角は、40m のアンテナ間隔に対して十分なオーバラップ

エリアを生じるように設計し設定した。一方、車両上のアンテナは、利得 10dBi 

を有する円偏波アレイパッチアンテナと、利得 4dBi の単一の円偏波パッチアン

テナを用い、両フィールド試験ともに車両内ダッシュボード中央の上面に仰角

10 度で前方に向けて設置した。車両上のアンテナは、比較的広い単向指向特性

を有し、その半値角は、各々約 45 度および約 90 度である。ただし、実際に取
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り付けた状態では、指向特性は、車両ボディーや車両内装によって相当に影響

を受けているものと考えられる。 
‘Field Test 1’では、BSU から RFU への各々の光分配ケーブルは、受信側での遅

延時間差を増加させるように、隣接 RFU 間で 10m ずつ長さが異なるものを使用

した。光ファイバの短縮率を考慮すると、実効的な行路差は約 55 m となる。隣

接基地アンテナ間のこの行路差は、ビット速度 2.048Mbps の場合、約 0.2T に相

当する。‘Field Test 2’では、BSU から RFU への各々の光分配ケーブルは等長と

したが、行路差 40m は、ビット速度 3.072 Mbps に対して、やはり約 0.2T に相当

する。このように、今回の両フィールド試験においては、図 X-13のような工夫

した置局方法は用いなかった。 

Amp.E/O
ModulatorPN  Data 

Generator

BER Meas.
Differential

O/EOptical
Divider

RFU-1

RFU-n

Optical Fiber

5.8 GHz Band

BSU

OBU

BSU & RFU
Control

Gain: 17 dBi

   5.805 GHz

Feeder Loss: 5.5 dB

Feeder
Loss: 3 dB 

23 dBm 

ANT-n
ANT-1

 Signal 

QPSK or
QPSK-VP

10 dBi
4 dBi or
Gain: 

Power

Detector

 Strength

 
図XI-1 フィールド試験装置の構成 

Fig. XI-1 Configuration of field test equipment. 

表XI-1 フィールド試験装置の主要諸元 

Table VI-1 Main Specifications of Field Test Equipment 

Modulation

Band-Limitation

Bitrate
Base-ANT Num.
OBU ANT Gain

Root Cosine
a=50%, BT=1.0

Root Raised Cosine
BT=1.5

p /4-QPSK p /4-QPSK-VP

4.096 Mbps 2.048 Mbps 3.072 Mbps
n = 4 n = 3
10 dBi 4 dBi

Field Test 1 Field Test 2
Modulation

Band-Limitation

Bitrate
Base-ANT Num.
OBU ANT Gain

Root Cosine
a=50%, BT=1.0

Root Raised Cosine
BT=1.5

p /4-QPSK p /4-QPSK-VP

4.096 Mbps 2.048 Mbps 3.072 Mbps
n = 4 n = 3
10 dBi 4 dBi

Field Test 1 Field Test 2
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10 deg.
40 m40 m24 m

Traveling Course

Reference
Line

120 km/h

ANT-3 ANT-2 ANT-1
10 deg.10 deg.

13 deg.
40 m40 m

Traveling Course

Ending Line

20 km/h

ANT-3 ANT-2 ANT-1
13 deg.13 deg.

40 m

ANT-4 11 deg.
1.6 m 46.5 m 48.9 m

Starting
Line

Antenna Height : 8 m
Depression Angle: 12 deg. 

Antenna Height : 10 m
Depression Angle: 16 deg. 

(a) Configuration in ‘Field Test 1’

(b) Configuration in ‘Field Test 2’

 

図XI-2 フィールド試験コースと試験システムの配置 

Fig. XI-2 Field test course and test system setup. 

 

 

 

-40

-30

-20

-10

0

10

R
el

at
iv

e 
A

m
pl

itu
de

 [d
B

]

-90 -60 -30 0 30 60 90
Angle  [deg.]

Vertical
Horizontal

-40

-30

-20

-10

0

10

R
el

at
iv

e 
A

m
pl

itu
de

 [d
B

]

-90 -60 -30 0 30 60 90
Angle  [deg.]

Vertical
Horizontal
Vertical
Horizontal

 

図XI-3 基地アンテナの指向特性 

Fig. XI-3 Directional pattern of base antenna. 
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図XI-4 ‘Field Test 2’における試験コースとアンテナ設置の様子. 

Fig. XI-4 Overview of course and antenna setup in ‘Field Test 2’. 

 

B. フィールド試験結果 

‘Field Test 1’および‘Field Test 2’の試験結果を各々図 XI-5および図 XI-7に示し

た。実測された BER は、観測された受信信号強度とともに、試験車両の位置に

沿って示している。‘x’のマーカは、路側基地アンテナの位置を示し、10-10 ある

いは 10-6 の誤り率の値は、観測間隔区間において、エラーフリーであったこと

を示している。 
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‘Field Test 1’においては、比較として、左方から２番目の単一の基地アンテナ

からだけ送信した場合の受信信号強度の観測結果を図 XI-6に示した。図 XI-5と

図 XI-6との受信信号強度の比較から、左のエリア外の漏洩輻射のフロアレベル

は４つの路側基地アンテナからの漏洩輻射と散乱波成分の累積から僅かに持ち

上がる傾向があるものの、図 XI-5の結合エリアの両端の信号強度の落ち方は、

図 XI-6の単一のピコセルの場合の落ち方とほぼ同じで急峻に落ちることが確認

できる。結合してエリア長を拡張しても、エリア外への輻射は、端の一つの基

地アンテナからの輻射に主に従うことが確認できる。図 XI-5の観測された受信

信号強度の分布からは、２周波数繰り返しでの線状置局の実現性があることも

分かる。このことは、図 IX-1の置局例のように、密集する交差点での４つの周

波数チャネルでの置局の可能性を意味している。 
図 XI-5において、QPSK 方式を代わりに用いた場合は、異なる基地アンテナか

らの到来波間の干渉で、ビット誤りを生じることが分かる。対照的に、QPSK-VP

方式を用いた場合は、分散アンテナによって、結合拡張された無線エリア全域

において、エラーフリーの伝送が行えたことが確認できる。これらの結果から、

少ない周波数チャネル数での密置局の特長に加え、任意長の所定のエリアで迅

速で確実な通信が実際に実現可能であることが分かる。 
‘Field Test 2’においては、高速移動での確認に加えて、路側基地アンテナの俯

角を意図的に 16 度から 12 度と浅くして、第 3 の路側基地アンテナからのエリ

ア外漏洩輻射を増やし、エリア内への漏洩輻射の混入の影響を確認した。同時

に、散乱波の増加の影響も確認するために、車両上のアンテナも単一のパッチ

アンテナを用い、散乱波を拾い易くした。5.8GHz 帯での走行速度 120km/h にお

いて生じる計算上のドップラシフト fD は 650Hz になる。すなわち、ビット速度

3.072Mbps に対して、fDT は 0.00042 に相当する。RF 帯での分配なので、キャリ

ア周波数のばらつきや異なる位相雑音等のその他劣化要因はない条件ではある

が、図 XI-7の結果からは、新たなビット誤りを生じることもなく、結合拡張さ

れた無線エリア全域でのエラーフリー伝送が再度確認できる。 
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図XI-5 ‘Field Test 1’での車両位置に対する測定された BER と受信信号強度 
Fig. XI-5 Measured BER and receiving signal strength with vehicle position  

in ‘Field Test 1’. 
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図XI-6 ‘Field Test 1’での単一の基地アンテナからの輻射の場合の受信信号強度 

Fig. XI-6 Receiving signal strength for single base-antenna transmission 

in ‘Field Test 1’. 
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図XI-7 ‘Field Test 2’での車両位置に対する測定された BER と受信信号強度 

Fig. XI-7 Measured BER and receiving signal strength with vehicle position  

in ‘Field Test 2’. 
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XII. 結論 

 本研究では、耐マルチパス性を有する変調方式として新たに提案した PSK-VP

方式に関し、まず、その特性改善機構を明らかにし、冗長位相波形と誤り率特

性の関係を解明して 適な位相波形形状を求めた。加えて、 適方式パラメタ

を特定し種々の基本特性を明らかにし、許容遅延時間差と所要帯域幅の点で、

同範疇方式群の中で優位であることを確認した。さらに、実環境評価を通して

方式特性を見定め、相応しい応用展開を提案した。 
本研究の主な結果成果を総括すると以下の通りである。 

 
1) 本論第一部（第II章および第 III 章）より 

連続的に変化するブランチを有する特殊なダイバーシチモデルに基づく解析

的アプローチにより、多波フェージング下での PSK-VP 方式の誤り率の近似解

を示す解析的な式が導かれ基本特性が明らかになった。このダイバーシチの実

効ブランチ数は伝送路構成する互いに独立なフェージングを伴う到来波の数に

等しいことが示され、多波フェージング下での PSK-VP 方式はパスダイバーシ

チ効果を有し、積極的に誤り率が改善される機構が明確になった。誤り率を表

す解析的な式は、同時に、誤り率の下限である理想限界と、その時冗長位相波

形が満たすべき、 大ダイバーシチ位相波形条件を示している。信号帯域幅の

コンパクトさも考慮に入れて、付加する位相波形としては、その 大位相シフ

ト量の増大とともに、 大限に広い遅延時間差に亘って上記条件に漸近しうる、

凸状（or 凹状）の位相波形が 良の選択であることを見出した。 
 

2) 本論第二部（第 IV 章および第V章）より 

 特性関数を用いて導式した誤り率の厳密解に基づく数値解析により、上記解

析的アプローチで見出された結論は再確認された。凸状の位相波形を有する

PSK-VP 方式は、1 シンボルに近いより広い遅延時間差を有する多波マルチパス

フェージング下で優れた誤り率特性を発揮する。さらに、位相波形の 大位相

シフト量、検波後フィルタの形状や帯域幅等を変えて、詳細な特性を検証し、

これらパラメタの選択による特性変化を明らかにした。検波後フィルタに関し

ては、遅延時間差に対する誤り率特性に影響があり、そのインパルス応答を狭

めると、短遅延時間差での特性劣化と引き換えに長遅延時間差での特性が向上

し、僅かだが許容遅延時間差も増大する。併せて、ドップラ広がり・高速フェ
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ージングへの耐性を確認した。等電力の2波Rayleighフェージング下のQPSK-VP

方式では、fDT=0.02 にて、フロア誤り（irreducible error）はビット誤り率で 10-4

以下になる。 
 数値解析により帯域制限の影響も調べ明らかにした。レイズドコサインフィ

ルタで帯域制限した QPSK-VP 方式の場合、6dB 正規化帯域幅 TB̂ が 1.5 程度か

ら狭まると急激に特性劣化が起こる。通常の非対称シンボル配置の QPSK-VP と

対称シンボル配置のp /4-QPSK-VP を比較すると、後者の方が僅かだが帯域制限

に対し良好な特性を示すことが分かった。 大位相シフト量fm の放物線位相波

形を有するp /4-QPSK-VP 方式に対し、様々なfm と TB̂ の組み合わせで、誤り率

特性と帯域幅狭小性のトレードオフを検討した結果、 良の組み合わせとして、

fm=2p、 TB̂ =1.5 が見出せた。この時、99%正規化占有帯幅 BoTb は 1.0、許容遅延

時間差は約 1.7bit 長となる。同パラメタを有するp /4-QPSK-VP は、QPSK-RZ よ

りやや狭帯域であり、許容遅延時間差も 1.6 から 1.7bit 長にやや改善されるが、

通常の(p /4-)QPSK-VP に比べると約 2 倍の所要帯域幅となる。 
 
3) 本論第三部（第VI章～第VIII章）より 

 擬似伝送路を用いたp /4-QPSK-VP 方式の実機評価において、許容遅延時間差

が約 1.5bit 長と僅かな劣化が認められるものの、パスダイバーシチ効果による優

れた誤り率特性が実際に確認された。この実機を用いた、オフィスルームとシ

ールドルームでの伝送実験の結果、p/4-QPSK 方式の場合に比べ、p/4-QPSK-VP

の場合は、短距離伝送で見通し直接波が強く遅延広がりによるフロア誤りが見

えにくい場合を除き、フロア誤り率が格段に改善されることが確認できた。例

えば、オフィスルーム内約 8m伝送距離の場合（遅延分散 35.8ns）、伝送速度 6Mbps

に対し 10-2から 10-4へ 2桁の改善、伝送速度 3Mbpsに対し 10-3から 10-7へ 4桁、

ビット誤り率が改善された。電波の散乱反射が強いシールドルーム内の場合（遅

延分散 50ns）も、全体にフロアレベルは増大するものの、各伝送速度に対し、

両変調方式間で相対的には同様の改善が観測された。 
 併せて行った遅延プロファイル測定実験の結果、伝送距離とともに弱くなり

反射散乱波に埋もれていくフェージングを伴わない直接波を除けば、部屋内を

行ったり来たり反射伝搬するマルチパス波が遅延時間とともに指数関数減衰す

る遅延プロファイルとして観測された。加えて、部屋内の場所に関わらず、減

衰係数は部屋固有の値となることが見出せた。これらの知見から、指数関数減
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衰・等間隔多波 Rayleigh フェージングモデルを適切な伝送路モデルとした。こ

のモデルでの唯一実測されるモデルパラメタは減衰係数となる（遅延プロファ

イル形状を指数関数減衰とすれば遅延分散とは一義的関係となる）。フェージン

グを伴わない直接見通し波が無視されているので、この伝送路モデルに基づく

誤り率評価は誤り率の上界を表すことになる。 
 上記伝送路モデルに基づいたビット誤り率特性の数値解析結果は、全般に実

測値より悪目の値となるが、特性傾向は実測値と大変良く一致している。数値

解析結果は、同時に、与えられた減衰係数（遅延分散）での伝送速度と誤り率

の関係を示す。指数関数減衰型遅延プロファイルでは、p/4-QPSK 方式に比べ

p/4-QPSK-VP 方式は、すべての伝送速度で改善効果が得られが、室内の遅延分

散 40ns 程度の環境では、数百 kbps～数 Mbps の範囲で格段な改善が得られる。

許容フロアビット誤り率を 10-4 とするならば、 p/4-QPSK 方式に比べ

p/4-QPSK-VP 方式は、相対的に約 20 倍の伝送速度が可能になることが示された。

また、当該モデル下 PSK-VP 方式には、誤り率 小となる 適伝送速度が存在

し、これは減衰係数（遅延分散）と一義的関係があること、 適伝送速度では

フロアビット誤り率は 10-8 未満となることが分かった。 
 
4) 本論第四部（第IX章～第XI章）より 

 PSK-VP 方式を用いることで、分散アンテナからの複局同時送信により各々ピ

コセルを繋ぎ合わせることで、任意無線エリア成形が簡単に実現できることが

示された。線状の置局に対応する、多波 Rice モデルに基づき、隣接するピコセ

ルの境界に着目して、基本的な誤り率特性を主に計算機シミュレーションによ

り明らかにした。PSK-VP 方式の許容遅延時間差は比較的小さいが、非隣接のピ

コセルからの漏洩輻射の混入がある場合を含め、副次的に分配ケーブル長を操

作し適切な遅延挿入を行う置局方法によって、この問題はうまく解決されるこ

とを示した。下向き指向性の複数基地アンテナを用いることで、当該システム

は、繋ぎ合わされ形成されたエリア全域で、ダイバーシチ効果による高信頼の

通信を実現し、かつ、エリア外への輻射を抑えつつ無線エリアを任意長に拡大

できる。加えて、フィールド実験の結果により、結合エリア全域でのシームレ

スな通信と、明確なエリアフリンジを利用して 2 周波数チャネルの繰り返しで

の線状置局ができることを実際に確認検証した。 

 結合無線エリアを構成する各ピコセル間の境界では、周波数選択性フェージ
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ングが強調される。高い周波数帯での運用や異なるキャリア周波数誤差および

位相雑音を有する別々の局部発振器を用いるベースバンド分配では、フェージ

ング速度がより高くなる。高速フェージング特性に関しては、同システムで

p/4-QPSK-VP 方式の代わりに ASTM2213 規格[41]の QPSK-OFDM(r=1/2)方式

（IEEE802.11a 型物理層[8]のハーフレート版）を用いた場合を比較として評価し

た結果、p/4-QPSK-VP 方式との組み合わせの方が格段に高速フェージング耐性

に優り、実用的なベースバンド分配の適用やミリ波帯での運用の余裕も有する

ことが確認できた。このような高速フェージング下でも当該システムはエリア

全域でのシームレスな通信を実現できる。 
 上記のように得られたシステムの特長は、高速移動車両に対し、決められた

エリアで、より大量の情報のやり取りや、迅速で確実な通信が求められる次世

代の路車間通信での応用に好ましいものである。また、任意長のエリア成形と

ともに、より少ない周波数チャネルでの密集した置局が可能な特長は、都市部

の込み入った交差点への実際の置局において重要と期待される。 
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付録 

Appendix A 

2 波および L 波モデルにおける検波出力の導出 

 フェージングの変化がシンボル速度に比べて十分遅いならば、 

(70) 

２波モデルに対して、式(7)と式(4)は、各々、式(70)を用いて、 

(71) 

となる。一方、Region:a では、式(1)～式(3)より、 TmtmT )1( +<-£ t であること

を考慮して、 

(72) 

が導出される。さらに、式(5)を用いて、dm(e)は、 

(73) 

と表される。従って、 

(74) 

に留意することで、式(9)が得られる。同様に、Region:b では、 mTtTm <-£- t)1(

であることを考慮して、 
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が式(1)～式(3)より得られる。この場合、さらに式(5)を用いて、dm(e)は、 

(75) 

が導出される。従って、式(74)を用いて、式(10)が得られる。 

 一般に、L 波モデルに対しては、式(71)は、 

(76) 

と書き換えることができる。従って、Region:a では、式(72)は、 

  
と書き換えられるので、式(5)より、dm(e)は、 

   
と表される。従って、式(74)を用いて、式(37)が得られる。 
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Appendix B 

2 波および L 波 Rayleigh フェージング下での近似解析での誤り率の導出 

 n×n 行列 X および X0 はエルミート行列なので、それらの固有値liおよび
il̂  (i 

= 1, 2, …, n)はすべて実数であり、 

(77) 

の関係を有する。 
 ２波 Rayleigh フェージング下では、rankX = rankX0 2£ であることから、零で

ない固有値は高々２個しかなく、ここでは、l3～ln = 0、および、 3l̂ ～ nl̂  = 0 と

すると、式(77)を用いて、 

(78) 

となる。従って、Appendix C に導出を示すように 21
ˆˆ ll + および 21

ˆˆ ll は式(91)のよ

うに表されるので、式(78)を用いて、式(17)は式(23)となる。 

 上記の導出過程は、次に示すように、L 波 Rayleigh フェージングモデルの場合

にも拡張することができる。rankX = rankX0 L£ であることから、零でない固有

値は高々L 個しかなく、ここでは、lL+1～ln = 0、および、 1
ˆ

+Ll ～ nl̂  = 0 とする

と、式(77)を用いて、 

   
が得られる。もし、十分 CNR Gが高く、rankX = rankX0 = L ならば、Appendix C
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に導出を示すように、式(89)に示す Fab をab 要素として有する L×L 行列 F を用

いて、 

(79) 

と表される。従って、式(79)を用いると、式(17)は式(43)となる。 
 

Appendix C 

2 波および L 波モデルにおける行列 X0 の固有値 

 ここでの導出は、２波モデルを特殊な場合（L = 2, t1 = 0, t2 = t ）として包含

する形で、一般に L 波モデルとして行う。 
 ik 要素 Xl,ikが 

(80) 

と表される行列 Xlを用いて、行列 X0 は以下の線形結合 

(81) 

で表される。rank Xl = 1 なので、各々の Xl は唯一の非零の固有値を有し、それは

n になる。すなわち、 

(82) 

で、各 ylは対応する固有ベクトルを示すが、 

(83) 

と表される。一方、 

(84) 
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の関係が存在する。なお、式(45)のFab (ek,t)はFabkに略記している。加えて留意

すべきは、 neL

k
j k =å =
F

1
aa なので、式(82)は式(84)に包含される。 

 X0 は式(81)の Xl の線形結合で表され、しかもそれらの rank は１なので、rank 

X0 £ L となる。rank X0＝L の時は、各々の ylは線形独立であり、X0 の非零固有値

に対応する固有ベクトルは、線形結合å =

L

l lp
1

ylで表しうる。従って、式(81)およ

び式(84)を用いて、 

(85) 

の関係が導かれる。式(85)の両辺の ylの係数を比較することで、 

(86) 

が得られる。ただし、 l̂ は X0 の固有値を表す。式(86)を書き換えることで、固

有値が l̂ である、特性関数 

(87) 

が得られる。なお、ここでは、L×L の対角行列Xおよびベクトル p は、 

           
と定義され、さらに、L×L 行列 F のab要素 abF̂ は 

(88) 

で表される。なお、留意すべきは、行列 F の対角要素 1=aaF となる。 
 さらに、(T－t)/n＝ei+1－ei＝Deであることを考慮すると、 
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となるので、n→∞の極限を考えると、式(88)は、 

(89) 

と書き換えられる。 
 後に、行列 nXF の固有値を kl̂ として、式(42)を用いると、行列 F の対角要

素がすべて１であることに留意して、 

(90) 

が得られる。 
 特に、２波モデル（L＝2, t1＝0, t2＝t）の場合、式(90)は 

(91) 

と書き換えられる。式(21)および式(45)からF21(e, t)＝F(e, t)なので、ここでは、 
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と定義している。もし、rank X0＝1 ならば、唯一の非零固有値が存在する、すな

わち、 1̂l ＝tr X0＝n で、その時、 2l̂ ＝0 となる。一方、式(20)において r2＝0 な

ので、r＝0 あるいは ije F ＝const.の条件が得られる。従って、rank X0＝1 の場合、

式(91)もまた満たされる。 

 

Appendix D 

L 波モデルの場合凸状位相波形が L 次ダイバーシチ効果を発揮することの証明 

 Appendix C に示したように、行列 X0は式(81)の rank が１の行列 Xl（l=1, 2,…, L）

の線形結合で表せるので、もし、Xl の非零固有値に対応する各々の固有ベクト

ル yl が線形独立ならば、rank X0＝L となる。また、凸状（or 凹状）位相波形f 

に対して、各々の固有ベクトルが線形独立であることは、以降の背理法によっ

て示すことができる。 

 まず、１組の固有ベクトル yaおよび yb（a ¹ b）が線形独立でないとするなら

ば、 

(92) 

となる複素定数 a が存在する。式(83)および式(39)から、n→∞の極限を考え、a
（ a ＝1）を jje に置き換えることで、式(92)は、 

  
と書き換えられ、すなわち、上式は、 

(93) 

を意味する。式(93)は 0＜e ＜T－t の任意のe に対して成立するので、もし、f 

が連続関数ならば（そうでなければf は凸状関数にはなりえない）、式(93)からe 

をe＋d（ 10 <<< d , dte --<< T0 ）に書き換えた同式を差し引くことで、 

(94) 

が得られる。式(94)は、凸状位相波形fとは矛盾する。 

 従って、非零固有値に対応する各々の固有ベクトル yl（l＝1, 2, …, L）は、線

形独立である。すなわち、rank X0＝L である。 
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Appendix E 

L 波 Rayleigh フェージング下における BER の下限 

 ベクトルf(e)を 

  

と定義することで、行列 F は、次のような共分散行列の形でも表しうる。 

   
自明なように、行列 F は非負エルミート行列であり、すべての固有値 kl̂（k＝1, 2, 

…, L）は正あるいは零である。従って、相加相乗平均の定理を用いて 

    

であるので、 
(95) 

の関係が得られる。一方、式(42)のすべてのxlも正または零なので、相加相乗平

均の定理を用いて、 

    

であるので、 
(96) 

の関係が得られる。式(95)および式(96)から、式(43)の右辺の下限を考えること

で、式(46)が得られる。 
 式(46)の等号条件は、式(95)および式(96)の等号条件に由来する。式(95)の等号

条件は 1ˆ =" kl であり、これは、行列 F が対角行列（対角要素はすべて１）であ

ることを意味し、式(47)が得られる。一方、式(96)の等号条件は、すべてのxk が

等しいことを意味し、式(48)が得られる。 
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