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要約

近年、ソフトウェア無線が無線機の研究として盛んに行われている。この方式では信号の変

復調から高周波信号の生成までディジタル領域で行うものが理想とされているが、搬送波

の周波数帯でのディジタル-アナログ (D/A),アナログ-ディジタル (A/D)変換を伴うには、

現在の技術水準では分解能とコストに大きな問題がある。

そこで本論文では、D/A変換器の出力波形から得られる高調波イメージ信号を BPFで

取り出すことで、低いサンプリング周波数のD/A変換器から高周波信号を直接生成する送

信システムを提案する。

このシステムを実現するための課題としては、D/A変換器は非線形性により、高調波イ

メージ信号同士の相互変調歪による高調波スプリアスの影響と、高周波ほど信号出力が減

衰することである。さらに、D/A変換器のクロックジッタによる信号の歪みが生じ、変調

信号が劣化していく問題もある。

本研究では、送信変調精度を定量的に評価するために、理想コンスタレーション点と実

測点の正規化された標準偏差である EVMを用いた。そして、高調波歪みを抑制すること

ができる 5
2
倍オーバーサンプリングを提案し、サンプリング周波数 40MHzのD/A変換を

用いた時、通常用いる 4倍オーバーサンプリングと比べて 400MHz帯で EVMが約 3%改善

できることを示した。次に、高周波の減衰を抑えるためにデューティー比の検討も行った。

これらを考慮して提案法の送受信システムを試作し、実験、評価を行った。送信信号は

コンピューター上で作成し、サンプリング周波数 40MHzのD/Aからの直接出力をBPFを

通して高調波イメージ信号を取り出した後増幅し、さらに狭帯域の BPFでスプリアスを

除去する。評価法としては、ディジタル IF方式の受信機を想定した。ミキサでダウンコン

バージョンしてから LPFでスプリアスを除去し、A/D変換され復調した結果、300MHz帯

で EVMが 3.8%、400MHz帯で 6.6%と歪みが十分に小さいことが示された。

さらに受信側にアンダーサンプリングを用いた送受信システムの評価も行った結果、

300MHz帯で 5.9%、400MHz帯で 9.3%となった。これは、A/D変換器のクロックもジッ

タを持っており、高周波ほど受信信号を劣化させることを考えれば妥当な結果である。送

受信システム全体で IFと RFのコンバーターが削減できることを考慮すれば、送信側に提

案法と受信側にアンダーサンプリングを用いるシステムは小型化に有効であり、クロック

ジッタの低減により性能の向上も期待できる。
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第 1章

序論

1.1 背景および目的

近年、移動体通信の発展はめざましいものがあり、消費者の要望はさらに高くなってい

る。例えば、第一に画像や動画といった容量の大きなファイルを通信するため、「通信の高

速化」、第二にどこでも最適な通信方式を選択し途切れない「シームレスな通信」、その他

小型化やゲームなどのコンテンツなど、消費者の要望は多岐にわたる。

その要望を実現する手段としてアダプティブアレーやソフトウェア無線 (Software Defind

Radio:SDR)がある [1][2]。アダプティブアレーは、各アンテナ素子からの信号にアダプティ

ブアルゴリズムを適用することにより指向性合成を行い、意図した方向にビームパターン

を形成する。この方法は複数のユーザーに対して空間を分割することによって干渉を避け、

一人あたりの帯域を広くでき、高速な通信を実現できる。ソフトウェア無線はアンテナ受

信信号をRF段においてサンプリングし、変複調をソフトウェアで行う理想的なアーキテク

チャーである。アナログ素子をできる限り排しているため雑音特性や安定動作に優れ、ダ

ウンコンバートをデジタルで行うためフィルタやミキサが必要なく受信システムの小型化

が期待できる。また、ソフトウェアでの動作であるため、様々な周波数に対しても独立し

た受信装置を必要としないため、複数の周波数帯を持つマルチバンド移動体通信の実装に

おいて適している。

現在の通信は送受信ともにディジタル信号処理を用いているが、RF(Radio Frequency:無

線周波数)で直接A/D,D/A変換するのではなく、IF(Intermediate Frequency:中間周波数)

を経由する、スーパーヘテロダイン方式が主流である。この方法はアナログ素子を多く含

むため自由度が少なく、特性もアナログ素子に大きく依存する。

将来の理想ソフトウェア無線は RFで D/A,A/D変換し、RFからのディジタル信号処理

となる。しかし、そのためには RFであるGHzオーダーのD/A,A/D変換器が必要であり、

現在の技術水準では分解能 (量子化ビット数)とコストに大きな問題がある。
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そこで受信側 (A/D側)の解決法として、サンプリング定理によらない A/D変換である

アンダーサンプリングがある。これはサンプリング周波数が信号に含まれる周波数の 2倍

以下でも、帯域制限することでエリアシングを回避する方法である。この方法は近年多く

の研究がなされている。

一方送信側 (D/A側)の解決法として、低いサンプリング周波数による高調波の出力法が

ある。これは D/A変換器が 0次ホールドしていることを利用して、高調波イメージ信号を

積極的に利用するものである。この方法は、音声処理関係の研究はあるが、通信分野での

研究はなされていない。

そこで本研究は、D/A変換された信号を用いて高調波を取り出す方法の、通信の観点か

らの検討を行う。どの程度の特性を得ることができるのかを理論的・定量的に示し、実験

および評価を行う。

本論文の構成を示す。本章では背景と目的の他にD/A変換された信号を理論的に考察す

る。2章では、具体的な送信機の構成法や信号劣化の要因を検討する。3章では、実験的に

評価し、この方法が有効であることを示す。4章で本研究のまとめを述べる。

1.2 D/A変換された信号

D/A変換はディジタル信号をサンプリング周期保持して出力する素子である。この保持

することを 0次ホールドといい、このために D/A変換器の出力波形は階段状に見える。

D/A変換器の出力波形は階段状であるから、ディジタル信号と矩形波の畳み込みと考え

ることができる。

1.2.1 ディジタル信号

ディジタル信号 x∗(t)は時間軸上では周期的なパルス信号であるので次式で表せる。

x∗(t) =
∞∑

k=−∞
x(kT )δ(t − kT ) (1.1)

= x(t)δT (t) (1.2)

ここで、x(kT )は周波数 fo(角周波数 ωo)の正弦波 x(t)をサンプリング周期 T (周波数 fs:角

周波数 ωs)でサンプリングしたものとし、δ(t)は

δ(t) =

{
1 (t = 0)

0 (t �= 0)
(1.3)

で表されるパルス、また δT (t)は

δT (t) =
∞∑

k=−∞
δ(t − kT ) (1.4)
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で表される周期関数とする。

この信号に含まれるスペクトルは、フーリエ変換をすることによって得られる。

δT (t) =
∞∑

k=−∞
δ(t − kT ) =

∞∑
n=−∞

Cnejωsnt =
1

T

∞∑
n=−∞

ejωsnt (1.5)

(
ただし Cn =

1

T

∫ T

0
δT · e−jωsntdt =

1

T

)
(1.6)

を考え x∗(t)をフーリエ変換すると

X∗(ω) = F

[
1

T

∞∑
n=−∞

x(t)ejωsnt

]
(1.7)

=
1

T

∞∑
n=−∞

X{j(±ωo + ωsn)} (1.8)

となる。つまり、ディジタル信号は入力信号以外に高調波イメージ信号を持つ。その周波

数は前式から

f = N ∗ fs + M ∗ fo (1.9)

と書ける。ここで Nは任意の整数、M = ±1である。

1.2.2 矩形波

矩形波は時間軸上では次式で表される。

φ(t) =

{
1 (− τ

2
≤ t ≤ τ

2
)

0 (otherwise)
(1.10)

この矩形波の周波数成分はフーリエ変換をすることによって得られる。

Φ(ω) =
∫ τ

2

− τ
2

1 · e−jωtdt (1.11)

=

[
e−jωt

−jω

] τ
2

− τ
2

(1.12)

=
e−jω τ

2 − ejω τ
2

−jω
(1.13)

= τ
sin τ

2
ω

τ
2
ω

(1.14)

= τ
sinπfτ

πfτ
(1.15)
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式から、矩形波の周波数成分は sin θ
θ
の形になっていることがわかる。この関数は sinc関数

と呼ばれ、θ = 0において 1であり、高周波になるに従い減衰する振動する関数である。ま

た、0と交差する点は

sinπfτ = 0 (1.16)

πfτ = nπ (1.17)

f =
n

τ
(1.18)

である。ここで、τ = T とすれば、つまりディジタル信号のサンプリング周期と矩形波の

ホールド時間が等しければ、0と交差する点は

f = nfs (1.19)

であり、一般的なD/A変換器は 0次ホールドするので、この式を用いることができる。

τ = 1
40MHz

とした矩形波の周波数成分を図 (1.1)(a)に示す。また、絶対値の対数を取っ

たものを図 (1.1)(b)に示す。ただし、f = 0で 1になるように正規化してある。

Frequency[MHz]

M
ag

n
it

u
d
e

Frequency[MHz]

M
ag

n
it

u
d
e[

d
B

]

(a)linear scale (b)log scale

図 1.1: sinc関数

1.2.3 D/A変換器の出力波形

D/A変換器の出力波形は階段状であるから、ディジタル信号と矩形波の畳み込みと考え

ることができると前に述べた。畳み込みとはつまり周波数領域での乗算であるから、式 (1.8)

と式 (1.14)の乗算をすればよい。信号周波数 foを 10MHzサンプリング周波数 fsを 40MHz

としたときのグラフを図 (1.2)に示す。高周波にわたってディジタル信号の高調波イメージ

信号が現れている。ただし sinc関数の影響で高周波ほど減衰しているのがわかる。

4



この高調波イメージ信号を用いることにより、低いサンプリング周波数で高周波信号を

直接得ることが可能である。

図 1.2: ディジタル信号の高調波イメージ信号と sinc関数

実際のD/A変換器の出力波形を図 (1.3)(a)に、そのときのスペクトルを図 (1.3)(b)に示す。

なお、信号周波数 foを 10MHzサンプリング周波数 fsを 40MHzとしたものである。高調

波にわたって信号が現れているのがわかる。以後信号周波数成分を基本波信号、それ以外

を高調波イメージ信号と記す。

(a) wave form (b) spectrum

図 1.3: D/A変換器の出力
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1.3 無線機の従来法と提案法

1.3.1 従来の無線機構成

一般的な携帯電話などの送受信システムを図 (1.4)に示す [3][4][5][6]。

D/A

D/A

A/D

A/D

VCO VCO

LPF

BPF

Mixer

LNA

Power 

Amp.

Buffer

Amp.90

90

BaseBand IF RF

SW

I

Q

I

Q

TX

RX

Digital Analog

図 1.4: 送受信システムの従来法 (スーパーヘテロダイン方式)

送信ではベースバンド IQ信号を直交変調し、IFキャリアとミキサでアップコンバート

し IFにする。その後、LCフィルタなどのバンドパスフィルタ (BPF)で IFを取り出して

から、さらに局部発信機 (LO)による正弦波をかけてRFにし、パワーアンプなどを通して

出力する。

受信ではアンテナで受信した微弱RF信号をローノイズアンプ (LNA)数段で増幅し BPF

を通して RF信号を得る。その後、LOをかけて IFにダウンコンバートし、SAWフィルタ

などの BPFを通してさらに IFキャリアをかけてベースバンド IQ信号を得る。

以上の信号処理はアナログ素子で行っており、特性はアナログ素子に大きく左右される。

なお、ディジタル信号処理はベースバンドで行っており、A/D,D/A変換器はベースバンド

の下に位置する。

ここに示した送受信機は RFとベースバンドの間に IF信号をはさむ「スーパーヘテロダ

イン方式」の送受信機である。この方法は、受信では信号をいったん IFに変換することに

よって、雑音特性や安定性に優れているが、IF段が複数必要であり、さらに IFフィルタの

小型化が困難であるため、回路規模が大きくなってしまう欠点がある。また、送信では 2

段階に分けてアップコンバートすることで直交変調を低周波で行うため、IQのマッチング

精度をが高く、さらに IFでの BPFにより、隣接チャネルに漏洩電力を抑えることができ
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る。しかし IFから RFへのアップコンバージョンの過程で所望波と同じ信号強度の不要側

波帯が生成され、RFでの BPFで不要側波帯の信号を除去しなければならなため、特性の

良い高周波での受動BPFを用意する必要がある。

スーパーヘテロダイン方式の他に IFを用いないで RFから直接ベースバンドにダウンコ

ンバートする (もしくはベースバンドから直接RFにアップコンバートする)「ダイレクト

コンバージョン方式」がある (図 (1.5)参照)[7]。ダイレクトコンバージョン方式はシンプル

であり、IFがないためイメージの問題がない。受信では、IF段の BPFやダウンコンバー

ジョンのブロックをそれぞれ LPFとベースバンドの増幅器で置き換えることができるため、

集積化しやすい。しかし、LOが LNAに回り込むなどの原因で DC成分が信号にのってし

まうDCオフセットの問題や、高周波の LOを 90°変化させたものと変化させないもの (つ

まり cosと sin成分)を用いて直交変復調を行うため 90 °の精度が悪くなる IQミスマッチ

の問題をかかえている。

D/A

D/A

A/D

A/D

VCO

LPF

BPF

90

90

BaseBand RF

I

Q

I

Q

TX

RX

LNA

Power 

Amp.

Buffer

Amp.

SWDigital Analog

図 1.5: 送受信システムの従来法 (ダイレクトコンバージョン方式)
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1.3.2 高調波イメージ信号を利用した送信機

本研究は送信機として、1.2節で示した理論から高調波のみを BPFで取り出すことによ

りRFを取り出す方式を提案する。(図 (1.6)参照)

D/A

Power 

Amp.
Buffer

Amp.

BPF

Digital Analog

BaseBand IF RF

I

Q

q
u

ad
ratu

re

m
o

d
u

lato
r

図 1.6: 送信システムの提案法

構成は、従来のようにベースバンド信号からアナログ信号にするのではなく、デジタル

信号処理で直交変換を行い IF信号とする。IF段で D/A変換を行いその高調波イメージ信

号を BPFで抜き出すことによりミキサを用いずアップコンバートし RF信号を得る。その

後パワーアンプなどを用いて増幅し、アンテナより送信する。

この方式は、従来法のようにアナログベースバンドでの直交変調ではないため、理想的

な IQマッチングを得られる。またアナログミキサ、LOを必要としないため、回路規模を

縮小できる可能性がある (可能性としたのは RFでの受動BPFで特性の良いものが必要な

ため)。そもそもシンプルなアナログ回路なので一つひとつのアナログ素子の特性に大きく

依存する。言い換えれば特に特性の悪いアナログ素子を改善することにより、全体の特性

も大幅に改善する。

本方式で問題となるのは、まずベースバンド IQ信号を IFに変換するのにデジタル信号

処理を行うときの回路規模である。しかし近年の FPGAなどの高集積化により、複雑な回

路を書き換え可能な形で実装できる環境が整ってきている。さらに、先にも書いたが RFで

の特性の良い受動 BPFが必要なことであるが、遮断特性の急峻な SAW(表面弾性波)フィ

ルタを用いることで解決できる。ただし、比較的高価な外付け部品である。また、D/A変

換する際のクロックのジッタノイズ (位相ノイズ)が特性を大きく悪化させる。

本送信方式の実験評価の際、受信方式としてはディジタル IF方式 (Low-IF)[8]を想定し

た。この方式はスーパーヘテロダイン方式の IF段で A/D変換を行い、IFからベースバン

ドへのダウンコンバートと直交復調をディジタル信号処理で行うというものである。ディジ

タル信号処理であるため IQミスマッチを除くことができる。典型的な IFは 50～200MHz

程度であるが、A/D変換器の性能を考え 10MHz程度 (Low-IF)を想定する。問題となるの
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は、RFでの BPFと、相互変調を減らすための A/D変換器の線形性である。

送受信システムを考える際、受信にアンダーサンプリング [9][10]を用いれば、RFでの

LOを送受ともなくすことができる。アンダーサンプリングは IF(RF)に対してサンプリン

グ定理を満たすようなオーバーサンプリングではなく、低いサンプリングレートを用いる。

つまりディジタル信号が高調波イメージ信号を持つことの逆であり、ディジタル信号であ

るベースバンドの高調波イメージ信号のひとつを IF(RF)とすることで低いサンプリング

レートを実現する。この方法もノイズの折り返しを防ぐために精度の良いBPFが必要であ

り、クロックのジッタノイズ (位相ノイズ)が大きく特性を悪化させる。
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u
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図 1.7: ディジタル IF方式受信機
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図 1.8: アンダーサンプリング方式受信機
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第 2章

高調波を利用した変調信号生成法

この章は、高調波を利用したRF信号の生成についての検討を行う。まずは評価法として、

変調精度を定量的に評価するEVM(Error Vector Magnitude)の説明をする。また、高調波

信号を用いる際の信号劣化の要因とその改善策を検討する。

2.1 変調精度評価方法としてのEVM

2.1.1 ディジタル変調

ディジタル変調の方式には大きく分けて 3 つある。それぞれ ASK(振幅シフト変調)、

FSK(周波数シフト変調)そして PSK(位相シフト変調)である [11]。これは信号の式が

S(t) = A(t) cos (2πfc(t)t + θ(t)) (2.1)

となっていることより分かる。また、PSKとASKを組み合わせたQAMもあり、同一時間

間隔で伝送ビット数を引き上げることができる。この中で、特に PSKは無線信号が持つ振

幅や周波数を変化させる必要がなく、送信アンプに対する影響の軽減や、受信時のフィル

タの影響の低減を考えると有効である。そのため、近年の通信方式として PSKを使うこと

が主流である。

PSKとして最も単純なのが、BPSK(2相位相シフト変調)である。これはディジタルデー

タひとつに対して、ひとつの位相を割り当てる。具体的にはディジタルデータが”0”の時に

は信号の位相を 180 °ずらし、ディジタルデータが”1”の時には位相をずらさず 0 °のまま

にするというもである。

位相は 0°から 360°まで無限に存在する。BPSKではそれを 2つに絞って信号を表現し

ていたが、より多くの位相を用いて高効率で情報を伝送することができる。その代表例が

QPSK(4相位相シフト変調)である。QPSKは 2ビットの情報、つまり”11”,”10”,”01”,”00”
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をできるだけ離れた 4つの位相に割り当てることによって情報を伝達する方式である。具

体的にはディジタルデータが”11”の時には信号の位相を 45 °ずらし、”01”の時には 135 °

ずらし、”00”の時には 225°ずらし、”10”の時には 315°ずらすと決められている。これは、

2ビットのうち、最初のビットが実数成分 (同相成分)についてのBPSK、2つめのビットが

虚数成分 (直交成分)についてのBPSKと考えられる。実際の無線機でもシリアルデータを

2ビットのパラレルデータにわける。それぞれのストリームについて波形整形を行い、直

交成分には同相成分に比べて 90°ずらした信号をかける。その後、それぞれの信号を合成

し送信する。

なお、信号点配置をみれば分かるように、BPSKの方が QPSKよりも信号点が離れてい

る。つまりノイズに対する耐性はBPSKの方が強い。言い換えれば、強い雑音下ではBPSK

の方がエラー率が低い。

BPSK,QPSK,16QAMのコンスタレーションを図 (2.1)に示す。

(a)BPSK (b)QPSK (c)16QAM

I I

Q Q

I

Q

図 2.1: BPSK,QPSK,16QAMのコンスタレーション

このようにして生成されたディジタルデータは、特定の周波数範囲で送信信号波形が収

まるように帯域制限をかけるため、波形整形フィルタにかけられる [12][13]。このフィルタ

は効率的にエネルギーを伝送するために「ナイキストフィルタ」を用いるのが一般的であ

る。ナイキストフィルタは

GN(f) =

⎧⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎩

1 0 ≤ |f | ≤ 1−α
2Tb

cos2
[

Tb

4α

{
2π|f | − π(1−α)

2Tb

}]
1−α
2Tb

≤ |f | ≤ 1+α
2Tb

0 1+α
2Tb

≤ |f |
(2.2)

で表さる。αはロールオフ率と呼ばれ、フィルタのなまり具合の調整を行う。α = 1でもっ

ともなまっている (帯域外にエネルギーが漏れている)が、もっとも Tb以外の時間に漏れて

いるエネルギーが少ない。また、α = 0は矩形波のフィルタと同じでエネルギーを帯域内

に閉じ込めているが、Tb以外の時間に漏れているエネルギーが多い。このフィルタと畳み

込まれたディジタルデータはアナログ信号に変換され、所望の周波数帯の信号に変換され

送信される。
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2.1.2 変調精度とEVM

前節で説明したように PSKは位相を変化させてディジタルデータを伝送する。複素平面

で考えればディジタルデータ 1シンボル (BPSKなら 1ビット QPSKなら 2ビット)はひと

つの信号点に対応する。しかし、変調をかけ、フィルタを通し、アナログ変換され、周波

数変換されて送信される間に、多くの歪みが付加され、信号点がばらつく。送信された後、

通信路でさらにノイズやフェージングが加わり信号が劣化することを考えれば、送信され

る段階でのばらつきは少ない方が良い。その信号点のばらつきの評価方法として EVMが

ある。

EVMは送信信号を復調したコンスタレーションにおいて、理想コンスタレーションポイ

ントからの誤差を理想最大信号振幅で正規化したもの。もしくは二乗平均平方根をとり平

均したものである。つまり実測信号点 Znと理想信号点 Snがあるときに、その EVMは

EV MRMS =

√√√√∑n∈N ‖Zn − Sn‖2∑
n∈N ‖Sn‖2

(2.3)

と表せる。

図 2.2: EVM模式図

最大振幅に対するエラーベクトルのノルムなので、多相位相シフト変調ほど EVMに対

するビットエラー率が高い。つまり同じビットエラー率にしたい場合、隣の信号点が近い

ほど EVMを低く抑えなければならないことになる。

どのくらいでビットエラーを起こすかを考える。最大信号振幅を Sとし、理想信号点の

間隔を dとする。ビットエラーは隣の信号点と間違えるために起こるから、ベクトルエラー
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のノルムが d
2
を超えるとビットエラーを起こす可能性がある。つまり EVMで考えれば

EV Mpeak =
d
2

S
(2.4)

を超えるとビットエラーを起こす可能性がある。

例を挙げれば、BPSKの場合、信号振幅 S = 1とすると隣の信号点までの距離 d = 2で

あるから

EV Mpeak =
d
2

S
=

2
2

1
= 100[%] (2.5)

でビットエラーを起こす可能性がある。

また、QPSKの場合、信号振幅S = 1とすると隣の信号点までの距離 d =
√

2であるから

EV Mpeak =
d
2

S
=

√
2

2

1
∼= 70.7[%] (2.6)

でビットエラーを起こす可能性がある。

また、16QAMの場合、信号振幅 S = 1とすると隣の信号点までの距離 d =
√

2
3
である

から

EV Mpeak =
d
2

S
=

√
2

3

2

1
∼= 23.6[%] (2.7)

でビットエラーを起こす可能性がある。

ビットエラーとの関係を示した EVMはピーク値のEV Mpeakであり、平均を取ったもの

(EV MRMS)はもっと低くなければならない。

なお、W-CDMA(携帯電話の通信方式の一つ)では 10% 以内、無線 LANでは 5% 以内

という送信変調精度の規格がある。EVM5%10% それぞれのQPSKにおけるコンスタレー

ションを図 (2.3)に示す。

図 2.3: EVMが変化したときのコンスタレーション
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2.1.3 誤差の和

正規分布を σと仮定すると xの確率分布は

P (x) ∝ exp

(−x2

2σ2
x

)
(2.8)

同様に yも表せる。

ここで x + yの確率分布は P (x)と P (y)の積で表されるから、

P (x, y) ∝ exp

[
−1

2

(−x2

2σ2
x

+
−y2

2σ2
y

)]
(2.9)

∝ exp

[
− (x + y)2

2(σ2
x + σ2

y)
− z2

2

]
(2.10)

ただし

z =
(σyx − σxy)2

σxσy(σx + σy)
(2.11)

式 (2.10)は x + yと zについての任意の量を得る確率を表す式であるとみなすと、

P (x + y, z) ∝ exp

[
− (x + y)2

2(σ2
x + σ2

y)

]
exp

[−z2

2

]
(2.12)

求めようとしているのは x + yの確率分布であるが、その際 zはどのような大きさでも構

わない。全ての zについて和をとって、

P (x + y) =
∫ ∞

−∞
P (x + y, z)dz (2.13)

exp(−z2/2)の zについての積分は
√

2πとなるので、

P (x + y) ∝ exp

[
− (x + y)2

2(σ2
x + σ2

y)

]
(2.14)

よって x + yは

σxy =
√

σ2
x + σ2

y (2.15)

で正規分布する [14]。

ここで EVMの場合を考えてみる。EVMの式 (2.3)は正規化された標準偏差であるから、

式 (2.15)を用いることができる。つまり、EVMを劣化させる要因が複数あったときに、そ

れぞれの EVMの二乗和の平方根をとれば全体を直列につないだときの EVMが求められ

ることになる。
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2.2 D/A変換器の高調波歪みと5/2倍オーバーサンプリング

本研究では、直接D/A変換器から高調波イメージ信号を得る。しかし、D/A変換器が

非線形性を持っているため [15]、この高調波イメージ信号同士が IMD(Inter Modulation

Distortion:相互変調歪)を起こし、特定の周波数でスプリアスを発生させる。スプリアスの

周波数および信号強度であるが、高調波イメージ信号を

v =
∞∑

i=−∞
Ai cos ωit (2.16)

とし、主要高調波スプリアスである 2次 3次高調波を考え

V = a1v + a2v
2 + a3v

3 (2.17)

を解くことで得られる。

1次の項 a1vは、

a1v = a1

⎛
⎝ ∞∑

i=−∞
Ai cos ωit

⎞
⎠ (2.18)

となり、高調波イメージ信号がそのまま現れる。

2.2.1 2次高調波スプリアス

2次高調波スプリアスの項 a2v
2は、

a2v
2 = a2

⎛
⎝ ∞∑

i=−∞
Ai cosωit

⎞
⎠

2

(2.19)

= a2

(
· · ·+ A2

i cos2 ωit + · · · + 2AiAj cosωit cosωjt + · · ·
)

(2.20)

= a2

(
· · · + A2

i

2
(1 + cos 2ωit) + · · ·

· · ·+ AiAj {cos(ωi + ωj)t + cos(ωj − ωi)t} + · · ·
)

(2.21)

ここで、i, jは任意の整数とする。ただし i < jとする。式 (2.21)の前半の項は 2次高調波

スプリアスの周波数が高調波イメージ信号の 2倍の周波数の信号を含む事を示している。

強度は高周波になるほど減衰する。

後半の項はスプリアスの周波数が高調波イメージ信号の和と差で現れることを示してい

る。ここで、イメージ信号周波数ひとつおきの差の成分を考えると
∞∑

i=−∞
AiAi+1 cos(ωi+1 − ωi)t =

∞∑
i=−∞

A2iA2i−1 cos(ω2i − ω2i−1)t

+
∞∑

i=−∞
A2i+1A2i cos(ω2i+1 − ω2i)t (2.22)
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ωodd = nωs + ω1 = nωs + ω3、ωeven = nωs + ω2(nは任意の整数)を考え、式 (2.22)は
∞∑

i=−∞
Ai cos (ω2 − ω1)t +

∞∑
i=−∞

Ai cos (ω3 − ω2) (2.23)

となり、同じ強さのスペクトルが ω2 − ω1と ω3 − ω2に現れることになる。

2つおきの差の成分を考えると、ω3 − ω1と ω4 − ω2にスペクトルが現れるはずである。

しかし、両方とも ωsとなってしまい、矩形波の sinc関数の 0交差する周波数と同じになっ

てしまうため、出力されない。同様にして 2の倍数おきの差の成分は、ωsの整数倍になっ

てしまうため、出力されない。

3つおきの差の成分を考えると、一つおきの差の成分と同様に
∞∑

i=−∞
Ai cos (ω4 − ω1)t +

∞∑
i=−∞

Ai cos (ω5 − ω2) (2.24)

となり、一つおきの差の成分と同じ強さのスペクトルが ω4 −ω1と ω5 − ω2に現れることに

なる。

これを繰り返していけば、ω2 − ω1 + nωsと ω3 − ω2 + nωsに同じ強さの 2次高調波スプ

リアスが現れることを導ける。

2.2.2 3次高調波スプリアス

前節と同様にして、

a3v
3 = a3

⎛
⎝ ∞∑

i=−∞
Ai cos ωit

⎞
⎠

3

(2.25)

= a3(· · · + A3
i cos3 ωit + · · ·+

· · ·+ 3A2
i Aj cos2 ωit cosωjt + · · ·+

· · ·+ 3AiA
2
j cosωit cos2 ωjt + · · · +

· · ·+ 6AiAjAk cosωit cosωjt cos ωkt + · · ·) (2.26)

ここで、i, j, kは任意の整数とする。ただし i < j < kとする。式の 2つ目の項群と 3つ目

の項群をまとめると、
∞∑

i=−∞

∞∑
j=−∞

3A2
i Aj cos2 ωit cosωjt (2.27)

ここでは i, jは任意の整数。この式をさらに展開すると、含む周波数成分はωi, 2ωi−ωj , 2ωi+

ωjとなる。ωodd = nωs + ω1 = nωs + ω3、ωeven = nωs + ω2(nは任意の整数)を考えると、

2ω1 − ω2の成分は
∞∑

i=−∞

3

4
A2

2i−1A4i−2 cos(2ω1 − ω2)t (2.28)
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同様にして 2ω2 − ω3の成分は

∞∑
i=−∞

3

4
A2

2iA4i−1 cos(2ω2 − ω3)t (2.29)

ここで、D/A変換器の周波数特性が偶数次の高調波イメージ信号と奇数次の高調波イメー

ジ信号では大きな差がない事から、

∞∑
i=−∞

3

4
A2

2i−1A4i−2
∼=

∞∑
i=−∞

3

4
A2

2iA4i−1 (2.30)

これを繰り返していけば 2ω1 − ω2 + nωsと 2ω2 − ω3 + nωsにほぼ同じ強さの 3次高調波ス

プリアスが現れることを導ける。

2.2.3 D/A変換器の高調波特性

D/A変換器のデータシートには SFDR(Spurious Free Dynamic Range)として高調波ス

プリアスの強度を dBc(キャリアとの相対強度)で表示している。しかし、基本波に対して

の強度であるため、高調波イメージ信号にとってスプリアスの相対強度が高周波ほど強く

なる。それは高調波イメージ信号が高周波になるに従い減衰するのに対して、高調波スプ

リアスは高周波でも減衰しないからである。
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図 2.4: イメージ信号とスプリアス
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なおディジタルシミュレーションでは非線形性がないため、高調波歪みによるスプリア

スは現れない。図 (2.4)に示した出力スペクトルの模式図は、先に示した理論を用いて計算

したものである。サンプリング周波数 fs = 40MHz、信号周波数 fo = 15MHzとしたときの

D/A変換器出力スペクトルを示している。2次高調波スプリアスが f = ±10 + n× 40MHz

に大きく現れているのが分かる。3次高調波スプリアスも f = ±5 + n × 40MHzに大きく

現れている。

2.2.4 5/2倍オーバーサンプリング

従来の基本波信号を取り出す際には LPF(Low Pass Filter)を用いて高調波イメージ信号

と高調波スプリアスを取り除いていた。本研究は直接高調波イメージ信号を取り出すので、

高調波スプリアスを除去する方法は BPFを用いることになる。

スプリアスと所望波以外の高調波イメージ信号の両方を抑圧しなければならないが、そ

の際隣接する信号とはできるだけ離れていた方が BPFの設計が容易になる。

2次及び 3次高調波スプリアスが最も離れているのは 2次 3次高調波スプリアスが等しい

ときであるから、

f2 − f1 = 2f1 − f2 + nfs (2.31)

3f1 − 2f2 + nfs = 0 (2.32)

ここで、f2 = fs − f1を考え、

5f1 = nfs (2.33)
5

n
f1 = fs (2.34)

サンプリング定理を考え、5
n

< 2であるから、n = 1, 2である。

n = 1の場合、サンプリング周波数 fs = 40MHzとすると信号周波数 fo = 8MHzであり、

隣のスプリアスとの周波数差は 8MHzである。

n = 2の場合、サンプリング周波数 fs = 40MHzとすると信号周波数 fo = 16MHzであ

り、隣のスプリアスとの周波数差は 8MHzと n = 1の場合と同じである。しかし、D/A変

換器の出力は sinc関数に依存するので、n = 1の場合と比べて出力が極大値に近く、大き

く出力される。さらに変調信号を考えた場合、帯域内の振幅差が少なく、歪みが小さいと

考えられる。

よって、高調波イメージ信号を所望波とするときは、5
2
倍でオーバーサンプリングする

ことによってスプリアスとの周波数差が最大になり、出力も効率が良い。

n = 1と n = 2の理論値をそれぞれ図 (2.5)と図 (2.6)に示す。ただし SFDRは 50dBと

した。
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図 2.5: 5倍オーバーサンプリングの出力スペクトル模式図
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図 2.6: 5
2 倍オーバーサンプリングの出力スペクトル模式図
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2.3 高周波の減衰とデューティー比の関係

前章 1.2.3で D/A変換器出力が高周波にわたってディジタル信号の高調波イメージ信号

を含み、また sinc関数の影響で高周波ほど減衰していることを述べた。

この sinc関数による減衰を抑える方法としてデューティー比を変化させる方法がある。

つまり、ディジタル信号にホールド時間 τが短くなった矩形波を畳み込むと考える。周波

数領域で考えれば式 (1.8)と式 (1.14)を乗じたものは、

1

T

∞∑
n=−∞

X{j(±ωo + ωsn)}τ sin τ
2
ω

τ
2
ω

=
τ

T

sin τ
2
ω

τ
2
ω

∞∑
n=−∞

X{j(±ωo + ωsn)} (2.35)

となる。ここで Tはサンプリング周期、τは矩形波のホールド時間であるからデューティー

比を変化させるとは T は変化しないで τのみ小さくなることを意味する。

sinc関数自体は τが小さくなることによって、高調波の減衰が小さくなる。しかし、式

(2.35)に τ 自体がかかっているため、τ に比例して減衰する。つまり、ホールドすること

によって電力を出力しているので、ホールド時間を短くすると比例して出力電力も小さく

なる。

デューティー比を変化させる手段としては D/A変換器のサンプリングレートを上げて、

0補間することになるが、電力に対してあまりメリットがない手段に対してコストがかかっ

てしまう欠点がある。
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図 2.7: デューティー比変化による振幅の周波数特性
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信号周波数 fo = 16MHzとしてサンプリング周波数 fs = 40MHzとサンプリング周波

数 fs = 80MHzとして 1回 0補間したもの (デューティー比 50%)を比較した (図 (2.7)参

照)。デューティー比を小さくすると、低い周波数から減衰自体が大きく、高調波でもデュー

ティー比による利得があがることはない。信号の周波数によっては減衰が大きくなること

もある。

2.4 ジッタノイズによる影響

ジッタとは繰り返し信号の時間軸上の揺らぎであり、クロック信号のような矩形波では

立ち上がり時間と立ち下がり時間が厳密にはランダムに前後している。クロック信号にジッ

タが含まれると、クロック信号に同期しているD/A変換器のサンプリングも揺らいでしま

い、D/A出力波形も歪んでしまうことになる。

本研究のように、D/A変換器出力の高調波イメージ信号を直接取り出す場合は、少しの

サンプリング点のずれが高周波ほど大きく増幅され、ノイズになる。式 (1.4)にジッタ∆T

が付加されると、

δT (t) =
∞∑

k=−∞
δ(t − kT + ∆T ) (2.36)

=
∞∑

n=−∞
Cnej(ωs+∆ω)nt (2.37)

となる。ここで、∆ω = 2π
∆T
とした。この式の Cnは、∆T � T であり、インパルス δは

フーリエ変換を行うと周波数にかかわらず 1を取ることを考え、

Cn =
1

T + ∆T

∫ T+∆T

0
δT · e−j(ωs+∆ω)ntdt (2.38)

=
1

T
(2.39)

よって、式 (2.37)は、

δT (t) =
1

T

∞∑
n=−∞

ej(ωs+∆ω)nt (2.40)

となる。フーリエ変換を行い、周波数成分を求めると、

X∗(ω) = F

[
1

T

∞∑
n=−∞

x(t)ej(ωs+∆ω)nt

]
(2.41)

=
1

T

∞∑
n=−∞

X{j
(
±ωo + (ωs + ∆ω)n

)
} (2.42)

=
1

T

∞∑
n=−∞

X{j
(
(±ωo + n∆ω) + nωs

)
} (2.43)
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この式は、ジッタを含む信号は周波数の揺らぎを起こし、しかも、高周波になるほど揺ら

ぎが大きくなることを示している。周波数の揺らぎは復調すると、位相のばらつきになっ

て現れる。つまり、位相変調されたナイキストフィルタの通っていない信号を送ると、信

号点が円周方向にばらつくことになる。

実際はナイキストフィルタを通っているので、振幅方向にも信号が変動するため、ジッ

タを付加すると振幅方向にもばらつくことになる。

2.4.1 ホールド数-EVM特性

ディジタルでホールドし、FIRフィルタで BPFを作成することで、実際のD/A変換の

0次ホールドとアナログ BPFをシミュレーションした (図 (2.8)参照)。ジッタはホールド

数を増減することで実現した。

hold number

図 2.8: ディジタルホールドの模式図

なお、信号周波数であるが、ディジタルシミュレーションでは高調波歪みが生じない (高

調波スプリアスが生じない)ことから、5
2
倍オーバーサンプリングではなく、4倍オーバー

サンプリングを用いた。

この節では同じジッタのときに、ホールドする点数によって EVMが変化するかを示す。

言い換えれば、ディジタルでホールドするので、ジッタは離散的な値をとってしまうが、そ

の離散的の度合いを変化させて EVMの変化を見る (図 (2.9)参照)。

t

n

t

n

(a)little hold number (b)large hold number

図 2.9: hold数と離散ジッタ
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シミュレーションの諸元を表 (2.1)に示す。

表 2.1: シミュレーションの諸元
サンプリング周波数 40MHz

IF周波数 10MHz

変調方式 QPSK

シンボルレート 1MHz

ホールド数 100∼1000points

D/A,A/D分解能 20bit

ナイキストフィルタロールオフ率 0.4

ジッタ 250ps

BPF 210MHz pass

SNR 80dB

この結果を図 (2.10)に示す。EVMはホールド数にあまり影響を受けていないことが分か

る。つまり、ジッタは離散的な分布でも EVMの値は変わらないことが分かる。
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図 2.10: ホールド数-EVM特性
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2.4.2 ジッタの変化による周波数-EVM特性

この節では、あるジッタの値をとるときの、周波数-EVM特性を示す。章の始めで述べ

たように、ジッタの影響は高周波になるほど大きく現れる。そこで、周波数-EVM特性を

示す。
表 2.2: シミュレーションの諸元
ホールド数 1000points

ジッタ 25&125ps

BPF 30∼610MHz pass

表 (2.1)と同じ値のものは省略した。

この結果を図 (2.11)に示す。高周波になるほど EVMが悪化していることが分かる。ま

た、ジッタが大きいほど EVMが悪化することも分かる。

ジッタが小さいときはそれほど大きな EVMの悪化はみられないが、1%程度の範囲で特

性が乱れている。これは、BPFを周波数帯ごとに FIRフィルタで作っているために、特性

が周波数ごとで均一ではなく、誤差を引き起こしているためと考えられる。

 jitter 25ps
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図 2.11: ジッタを変化させたときの周波数 EVM特性
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2.4.3 周波数ごとのジッタ-EVM特性

この節では、ある周波数でのジッタ-EVM特性を示す。実際の通信機として携帯電話を

想定し、実際に運用されている周波数 800MHz,1.5GHz,2GHzの 3種類の周波数帯でシミュ

レーションを行った。

表 2.3: シミュレーションの諸元
ホールド数 1000points

ジッタ 5∼100ps

BPF 810,1510,2010MHz pass

表 (2.1)と同じ値のものは省略した。

なおジッタが 5ps,10psのときは、ホールド数を 5000pointsに増やして対応した。

結果を図 (2.12)に示す。同じ EVMに保つには、周波数が高いほどジッタの条件が厳し

いことが分かる。

800MHz
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2GHz

jitter[ps]
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図 2.12: 携帯電話周波数でのジッタ-EVM特性
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2.4.4 D/A,A/D変換器にジッタがある場合

前節 (2.1.3)で EVM劣化の要因が複数あるときは、二乗和の平方根をとれば全体誤差に

なることを示した。では、例えば D/A変換器、A/D変換器の双方がジッタを持つとき、全

体の EVMは個別の EVMの和になるかシミュレーションで確認した。

シミュレーションの諸元を表 (2.4)に示す。

表 2.4: シミュレーションの諸元
ホールド数 1000points

ジッタ (D/A,A/D共) 0 or125ps

BPF 30∼530MHz

表 (2.1)と同じ値のものは省略した。

結果を図 (2.13)に示す。全体誤差が個別誤差の二乗和になっているのが確認できる。低

周波では BPFなどジッタ以外の要因が目立ってくるため個別誤差二乗和のほうが大きく

なる。

 total error

 sum of separation error

 DAC error

 ADC error
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図 2.13: 全体誤差と個別誤差二乗和の比較
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第 3章

高調波特性の実験的評価

この章では、第 1章で述べた理論と提案法、そして第 2章で述べた信号劣化の要因と改善

策を実験にて確認及び評価を行う。

3.1 送信機テスタによる評価

前章で述べた信号劣化の要因は、高調波歪みと高周波の減衰、ジッタノイズであった。そ

のうち高調波歪みについては 5
2
倍オーバーサンプリングが有効であり、高調波の減衰に関

してはデューティー比の変更は電力的にはメリットがなかった。

この節では、実際のD/A変換器からの出力を送信機テスタにて復調し、変調精度の劣化

を評価することにより、前章の手段の有効性を示す。

実験の構成は図 (3.1)のようになっており、D/A変換器の出力信号をそのまま送信機テ

スタ (スペクトラムアナライザ)に入力する。D/A変換器のクロック信号には精度の良いク

ロックシンセサイザーを用いており、送信機テスタと同期させている。

TX testerD/A BOX

memory D/A demodelator
EVM

calculator

Clock Synthesizer

図 3.1: 送信機テスタを用いた評価回路の構成

なお、出力信号であるが、パソコン上でプログラムを用いて送信信号を作成する。その

際、メモリに 16000pointsためた後、順次繰り返し出力することを考え、信号の始めと最
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後がスムーズにつながるように調整している。その後メモリにためた信号をD/Aから出力

する。

以下に使用した機器の特徴を述べる。

表 3.1: D/A変換器

型式 DAC904(Texas Instruments)

分解能 14bit

最大サンプリング周波数 165MHz

Spurious-Free Dynamic Range(SFDR)

(fo = 20MHz, fs = 100MHz) 64dBc

整定時間 30ns

立上がり時間 2ns

http://focus.ti.com/docs/prod/folders/print/dac904.html

表 3.2: 送信機テスタ
型式 MS8609A(Anritsu)

周波数範囲 9kHz∼13.2GHz

最大入力レベル +20dBm,DC 0V

送信機テスタ機能

測定周波数範囲 50MHz∼2.1GHz

測定レベル範囲 -60∼+20dBm

シンボルレート 2∼300kシンボル/s

ロールオフ率 0.2∼1.0

解析シンボル数 48∼1000シンボル

http://www.anritsu.co.jp/Products/pdf/B04J_MS8609A.pdf

表 3.3: クロックシンセサイザー
型式 CK1620(NF回路設計ブロック)

出力周波数 1kHz∼500MHz

周波数分解能 1mHz(最大 12桁)

周波数基準 確度：±0.1ppm

経年変化：±0.5ppm/年

ジッタ 50ps(ただし資料では 30ps程度)

出力電圧 -2.00V∼+7.00V

立ち上がり時間 約 2ns(ただし出力電圧 3.3V時)

http://www.nfcorp.co.jp/products/a/a01/ck1620.html
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3.1.1 高調波歪みによる影響

高調波歪みの影響を調べるため、サンプリング周波数 fs = 40MHzのとき、3次高調波

スプリアスが信号と重なる信号周波数 fo = 10MHzと、重ならない fo = 15MHzとを比較

する。信号の諸元を表 (3.4)に示す。

表 3.4: 信号の諸元
サンプリング周波数 40MHz

IF周波数 10MHz,15MHz,16MHz

変調方式 π/4 QPSK

シンボルレート 200ksps

ナイキストフィルタロールオフ率 0.4

図 (3.1)の実験の構成を用いて測定したスペクトルを図 (3.2)に示す。

サンプリング周波数が 40MHz、信号周波数が 10MHzのときは f = 20 + n× 40MHzに 2

次高調波スプリアスのみが観測されていて、f = ±10 + n× 40MHzの 3次高調波スプリア

スは高調波イメージ信号に埋もれてしまい確認できない。f = n× 40MHzに現れているス

プリアスはクロックの周波数の高調波である。

一方信号周波数が 15MHzのときは f = ±10 + n × 40MHzに 2次高調波スプリアスが出

力されていて、f = ±5 + n × 40MHzにも 3次高調波スプリアスが出力されている。さら

に出力電力も大きい。

周波数-EVM特性を図 (3.3)に示す。3次高調波スプリアスが信号にのっていないため、

信号周波数 15MHz及び 16MHzの特性が大きく改善されているのが確認できる。つまり、

高調波イメージ信号を用いる場合は高調波スプリアスを考慮し、信号に重ならないように

サンプリング周波数及び信号周波数を設定する必要がある。

なお、15MHzと 16MHzを比べた場合、後段に BPFを用いることを考え、隣接のスプリ

アスが最も離れている 16MHzの信号を用いる方が有利である。

(a)f =10MHz (b)f =15MHz

図 3.2: 信号周波数 10MHz15MHzのときのスペクトル
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図 3.3: 信号周波数を変化させたときの周波数-EVM特性

3.1.2 デューティー比による影響

デューティー比の影響を調べるため、デューティー比を変更し、図 (3.1)のような構成で

実験を行った。なお、デューティー比は 100%と 50%で測定した。100%はサンプリング周

波数を 40MHzとし、50%はサンプリング周波数を 80MHzで 0補間を 1回行った。オシロ

スコープでの観測波形を図 (3.4)にスペクトルを図 (3.5)に示す。

前章 (2.3)で述べたように、デューティー比を小さくしても電力は大きくならないことが

確認できる。

しかし、EVMを送信機テスタで測定してみると、デューティー比を小さくしたものの方

が特性が少し改善した (図 (3.6)参照)。改善する EVMと、倍のサンプリング周波数を必要

とするコストを考えて、選択する必要がある。

なお、実験の IF周波数は 5
2
倍オーバーサンプリングを考え 16MHzとしたが、デュー

ティー比 50%の場合は 5倍オーバーサンプリングの 8MHzの方がよい特性が得られる可能

性がある。それは、スペクトルが sinc関数の極大値の近くに現れるため、SNRが良いから

である (図 (3.7)参照)。
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(a)fs=40MHz (b)fs=80MHz with zero interpolation

図 3.4: オシロスコープでの観測波形

(a)fs=40MHz

(b)fs=80MHz with zero interpolation

図 3.5: 信号のスペクトル
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図 3.6: デューティー比を変化させたときの EVM
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図 3.7: 5/2倍 or5倍オーバーサンプリングの出力スペクトル模式図
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3.2 提案送受信システムの試作

高調波イメージ信号を積極的に利用する送信機として、1章で提案法を示した。まず、ベー

スバンド信号にデジタル信号処理で直交変換を行い IF信号とする。IF段で D/A変換を行

いその高調波イメージ信号をBPFで抜き出すことによりミキサを用いずアップコンバート

し RF信号を得る。その後パワーアンプなどを用いて増幅し、アンテナより送信する。

この節では以上の提案法を実現する回路の試作をする。評価方法としてはミキサを用い

てダウンコンバートし、A/D変換する方法 (ディジタル IFサンプリング)と、ダウンコン

バートせずに直接サンプリングする方法 (アンダーサンプリング)の 2種類があるが、アン

ダーサンプリングは A/D変換器自体でダウンコンバートするため、ミキサ及び LPFの試

作の必要がない。

送信に提案法を用い、受信にディジタル IF方式を想定し、送信システムの評価回路を含

めた構成を図 (3.8)に示す。構成要素としては、高調波イメージ信号を抜き出す BPF(1)、

増幅させるアンプ (2)、ダウンコンバートするミキサ (3)、不要高調波を除去するLPF(4)が

ある。
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図 3.8: 送信システムの評価回路構成 (ディジタル IF方式)
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3.2.1 BPF

前章 (2.2)で示したように、サンプリング周波数 fs = 40MHzを考えた時、隣接スプリア

スをもっとも離せる 5
2
倍オーバーサンプリングを用いてさえ、周波数差は 8MHzとなって

しまう。よって、禁止帯±8MHzの BPFを作成しなければならない。

フィルタの種類は主なものに、インダクタLとキャパシタCを用いるLCフィルタ、誘電

体共振器を用いる誘電体フィルタ、表面弾性波を用いる SAWフィルタの 3種類がある。低

周波回路であれば LCフィルタでこと足りるが、数百MHz以上の高周波では LCフィルタ

で満足のいく良い特性を得るのは容易ではない。100MHz∼1000MHzでは一般に SAWフィ

ルタが使われる。本研究では、出力周波数 100から 600MHz程度を想定していて、禁止帯

±8MHzという厳しい条件があることから、SAWフィルタを用意した。試作したフィルタ

の諸元を表 (3.5)に示す。

表 3.5: BPFの諸元

品番 SAFCC110MCA1T00(murata) NSVS884(JRC) NSVS679(JRC)

中心周波数 110.0MHz 304.3MHz 399.8MHz

3dB帯域幅 1.0MHz 1.0MHz 1.0MHz

挿入損失 3.7dB以下 3.0dB以下 2.5dB以下

入力インピーダンス 480Ω//-1.6pF 50Ω 50Ω

出力インピーダンス 650Ω//-1.6pF 50Ω 50Ω

110MHz:http://search.murata.co.jp/image/A04X/SA111S68.PDF

304,399MHz:http://www.jrc.co.jp/jp/product/device/saw/list/allproducts.html

なお、110MHzの BPFについては 1つで対応したので、図 (3.8)の模式図ではアンプ後

段の BPFが省かれている。

304MHz,399MHzについては同じ物を 2つ作成し、アンプの前後に、はさむ形で配置した。
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BPF:110MHz

110MHzのBPFは入出力インピーダンスが 50Ωではないということで、マッチングをと

る必要がある。マッチングはチップ部品のコイルとチップ部品のコンデンサを用いた。マッ

チング回路を付加した BPFの回路図を図 (3.9)に、写真を図 (3.10)に示す。

また、特性を図 (3.11)に示す。表 (3.5)のカタログ値に比べかなり挿入損失が大きくなっ

ている。

6pF

6pF

6pF

6pF

150nH

150nH

SAW

110MHz
1 2

3

12

3

1 2

5mm 5mm 5mm

5mm

5mm 5mm 5mm

5mm

図 3.9: BPF110MHzの回路図

図 3.10: BPF110MHzの外観
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図 3.11: BPF110MHzの S21特性

BPF:304MHz

304MHzの BPFは入出力インピーダンスが 50Ωであるので、マッチング回路は必要な

い。回路図を図 (3.12)に、基板上に実装した外観図を図 (3.13)に示す。

また、特性を図 (3.14)に示す。カタログ値通り、良好な挿入損失の値であることがわかる。
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304MHz
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図 3.12: BPF304MHzの回路図

図 3.13: BPF304MHzの外観
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図 3.14: BPF304MHzの S21特性

BPF:399MHz

399MHzの BPFも入出力インピーダンスが 50Ωであるので、マッチング回路は必要な

い。回路図を図 (3.15)に、基板上に実装した外観図を図 (3.16)に示す。

また、特性を図 (3.17)に示す。カタログ値通り、良好な挿入損失の値であることがわかる。
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図 3.15: BPF399MHzの回路図

図 3.16: BPF399MHzの外観
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図 3.17: BPF399MHzの S21特性

3.2.2 アンプ

高調波イメージ信号は高周波になるに従い、減衰する。減衰量は 200MHzで 20dB程度、

600MHzで 40dB程度である。そこで、アンプを用いて増幅する必要がある。

本研究では、出力周波数 100から 600MHz程度を想定していて、30dB程度の利得を得る

ことを目的としていたので、中出力広帯域増幅用MMICを用いた。

表 3.6: アンプの諸元
品番 µPC2710TB(NEC化合物デバイス)

電力利得 (@f=500MHz) 33dB typ.

飽和出力電力 (@f=500MHz,Pin=-8dBm) +13.5dBm typ.

上限動作周波数 1.0GHz typ.

雑音指数 (@f=500MHz) 3.5dB typ.

電源電圧 3.5dB typ.

http://www.csd-nec.com/microwave/japanese/function_j.html
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基板上に実装した外観図を図 (3.18)に示す。

図 3.18: アンプ外観図

3.2.3 ミキサ

送信システムで作成された RFは、IFサンプリングを用いる場合ダウンコンバートされ

る。その際使用されるのがミキサであり、アクティブミキサとパッシブミキサの 2種類が

ある。

アクティブミキサはトランジスタなどの能動素子を用いたミキサで、周波数変換だけで

なく、利得も得られる。これは能動素子の非線形性を利用して、RFと LOの合成された信

号から RF-LOの周波数を持つ IFに変換する。しかし、試作したアクティブミキサは受信

波形そのものを歪ませてしまい、またスプリアスが大きく必要な IF信号自体を取り出すこ

とが困難だったため、パッシブミキサを検討した。

パッシブミキサは受動素子を用いて構成したミキサで、周波数変換時に信号が減衰する。

使用するダイオードの数によってタイプがあるが、4つのダイオードと 2つのトランスで

構成されたDBM(Double Balanced Mixer)が一般的である。DBMの回路図を図 (3.19)に

示す。

図 3.19: DBM回路図
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本研究で用いた DBMの諸元を表 (3.7)に示す。また、基板上に実装した外観図を図 (3.20)

に示す。

表 3.7: ミキサの諸元
品番 TUF-5(Mini-Circuits)

動作周波数 20∼1500MHz

変換損失 (@RF=500MHz,LO=+7dBm) 6dB

http://www.minicircuits.com/dg03-92.pdf

(a)  top view (b)  rear view

RF

IF

LO

図 3.20: ミキサ外観図

3.2.4 LPF

ミキサでダウンコンバートされた信号には、高周波が少なからず含まれている。A/D変

換する際にはこの高調波が雑音になり特性が悪化する。そこで、LPFに通して高周波を抑

圧し、所望の IF周波数のみを取り出す。

IFが低周波であることを考え、LCフィルタを設計及び試作した。回路図を図 (3.21)に、

試作した回路の外観を図 (3.22)に示す。

2mm5mm 5mm220nH 330nH

180pF 180pF

図 3.21: LPF回路図
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図 3.22: LPF外観図

この LPFの特性を図 (3.23)に示す。16MHzで通過し 32MHzで 10dB減衰させ、70MHz以

降は 30dB以上減衰させる特性となっている。
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図 3.23: LPF特性
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3.3 提案送受信システムの評価

前章 (1.3.2)で提案した送信システムと、ディジタル IF方式で受信を行うシステムを図

(3.24)に示す。

本研究ではその評価を行う際に、送信側ではアンテナ、パワーアンプを除いた構成をと

る。まず D/A変換器から出力された IF信号を BPFに通して高調波イメージ信号のみ取り

出す。ドライバアンプをDC5Vでドライブし信号を増幅させた後、再び BPFに通す。ここ

までが送信である。

受信側では信号が通信路を通らないため、減衰せずに受信される。そのため、信号を増

幅する必要がない。もしくはミキサの推奨電力 (-10∼-5dBm程度)にまで減衰させなければ

ならない。その後ミキサで LOに対応した IFにダウンコンバートされる。LPFでスプリア

スを除いた後A/D変換される。

なお、D/A,A/D変換の際には、ジッタ特性の良いクロックシンセサイザを用いた。

評価回路の構成を図 (3.25)に示す。
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図 3.24: 提案システム (ディジタル IF方式)
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図 3.25: 実験の評価回路の構成
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実験の諸元を表 (3.8)に示す。ここで、各周波数であるが、BPFの通過帯に高調波イメー

ジ信号が出力されるように決定した。具体的には

fs × n ± fs × 16

40
= fBPF (3.1)

を満たすような fs, nの中で、fsが最も 40MHzに近くなる値を選ぶ。

IF周波数 fIF、シンボルレート fsym、LO周波数 fLOはそれぞれ、

fIF =
2

5
fs (3.2)

fsym = 200 × fs

40
(3.3)

fLO = fs × n (3.4)

で求められる。

表 3.8: 実験の諸元
BPF 110MHz 304MHz 399MHz

D/A,A/Dサンプリング周波数 42.31MHz 40.14MHz 41.65MHz

IF周波数 16.924MHz 16.056MHz 16.66MHz

RF周波数 110.006MHz 305.064MHz 399.84MHz

変調方式 QPSK

シンボルレート 211.55ksps 200.7ksps 208.25ksps

ナイキストフィルタロールオフ率 0.4

LO周波数 126.93MHz 321.12MHz 416.5MHz

実験の様子を図 (3.26)に回路の接続を図 (3.27)に示す。

図 3.26: 実験の様子
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図 3.27: 実験回路

実験結果の EVM特性を図 (3.28)に示す。また、そのときのコンスタレーションパターン

を図 (3.29)に示す。送信機テスタに直に入力した値と比べて数%悪い値となっている。こ

れは色々な要因が考えられるが、特に BPFや LPFの群遅延特性が乱れ、シンボル間干渉

(ISI:Inter Symbol Interference)を引き起こすこと [16]が信号を劣化させている原因と思わ

れる。つまり、BPFなどで帯域内の位相特性が乱れ ISIを引き起こすため、BPFを通して

いない送信機テスタと比べて EVMが悪化している。これを軽減するには、BPFをなるべ

く群遅延特性の良い物にすることと、シンボルレートを下げること (使用帯域を狭めるこ

と)が有効と考えられる。

EVMは 300MHz帯で 3.8%、400MHz帯で 6.6%と良好な値である。しかし、提案法を評

価するにあたり、パワーアンプ以降の高周波素子を省いている。そこで、パワーアンプに

よる劣化として 3%を考慮すると、

EV M300MHz =
√

3.82 + 32 = 4.8(%) (3.5)

EV M400MHz =
√

6.62 + 32 = 7.2(%) (3.6)

となる。これはW-CDMAの規格 EVM< 10%、無線 LANの規格 EVM< 5%を考えると、

300MHz帯で無線 LANの規格を、400MHz帯でW-CDMAの規格を満足しそうである。

帯域外の漏洩電力は図 (3.30)に示すように-40dBc程度で、良好である。省いているパワー

アンプでどれだけ歪んでくるかが問題であるが、無線 LANの規格は隣接チャネル (20MHz

隣のチャネル)への漏洩電力が-25dBcであるから、15dBのマージンがある。
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図 3.28: 実験回路の周波数-EVM特性

(a) BPF : 304MHz (b) BPF : 399MHz

EVM=3.8% EVM=6.6%

図 3.29: 実験のコンスタレーション
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(a) BPF : 304MHz (b) BPF : 399MHz

図 3.30: 出力スペクトル

3.3.1 受信側オーバーサンプリング倍率を変えての実験

ダウンコンバートする際、SignalGenerator(SG)の LO信号を変えることで、IF周波数を

変更することができる。IFを変更することによって倍率の高いオーバーサンプリングをす

ることができ、復調精度が上がる可能性がある。

LO周波数は

fLO = fRF − fs

n
(3.7)

で決定した。ただし nはオーバーサンプリングの倍率である。

表 3.9: オーバーサンプリング倍率を変えた時の LO
BPF 304MHz 399MHz

LO周波数 (5
2
倍:IF16MHz相当) 321.12MHz 416.5MHz

(4倍:IF10MHz相当) 295.029MHz 389.4275MHz

(5倍:IF8MHz相当) 297.036MHz 391.51MHz

(8倍:IF5MHz相当) 300.0465MHz 394.63375MHz

結果を図 (3.31)に示す。オーバーサンプリングの倍率では EVMは大きく変わらないこと

を確認した。
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図 3.31: オーバーサンプリング倍率を変えた時の周波数-EVM特性

3.3.2 受信側アンダーサンプリングを用いた実験

アンダーサンプリングを用いた評価回路の構成を図 (3.32)に示す。アンダーサンプリン

グは A/D変換器でダウンコンバートする技術であるから、ディジタル IF方式のようなミ

キサは必要ない。実際の受信機には所望の帯域のみを取り出すBPFが必要であるが、本研

究での送信部は帯域外漏洩電力が-40dBcであることから、BPFも用いなかった。

非常にシンプルな送受信システムの評価回路の構成である。

結果はアンダーサンプリングの方が EVMが数%悪化した。やはりアンダーサンプリン

グ自体がジッタの影響を強く受けてしまうために、D/A側と同じくらいの信号の劣化を引

き起こす。

前節 (2.4.4)で個々の EVMの二乗和の平方根が全体の EVMとした。このことから、

アンダーサンプリングの EVM=D/Aの EVM+A/Dの EVM

ディジタル IF方式の EVM=D/Aの EVM

と近似すれば A/D変換器の EVMを間接的に求めることができる。
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図 3.32: アンダーサンプリングを用いた実験の評価回路の構成
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図 3.33: アンダーサンプリング時の周波数-EVM特性

48



第 4章

結論

本論文では、D/A変換器の出力波形から得られる高調波イメージ信号を積極的に利用する

送信システムを提案した。

D/A変換器出力信号を考えると、ディジタル信号と矩形波の時間軸上での畳み込みで表

される。周波数軸上ではディジタル信号成分が周期的なパルスを、矩形波成分が高周波ほ

ど減衰させる sinc関数をそれぞれ持つことから、その積を考え高周波ほど減衰したパルス

列を生じる。その高周波のパルスが高調波イメージ信号であり、BPFで抜き出すことによ

り減衰した変調信号を直接得ることができる。

この高調波イメージ信号を積極的に利用した提案法を述べ、従来法と比較した。従来法

と比べて構成する部品がとても少なくなる。また、送信変調精度の評価に必要な受信側の

構成についても述べた。

本研究の送信変調精度の評価を EVMで行った。これは、位相変調を行ったときのコン

スタレーションパターンにおいて、理想シンボル点との誤差ベクトルのノルムを最大振幅

で正規化し平均したものである。EVMは正規化された標準偏差と考えることができるの

で、複数の誤差の要因があったときの全体の和は個別誤差の二乗和の平方根であることを

示した。

高調波イメージ信号を直接取り出す提案法において、誤差になる主な要因と改善策を述

べた。

• 高調波歪み
D/A変換器は非線形性を持っているため、出力信号に高調波イメージ信号だけでは

なく、高調波スプリアスを生じる。これは、高調波イメージ信号同士の相互変調歪

(IMD:Inter Modulation Distortion)で、サンプリング周波数と出力信号周波数に対応

したものである。大きさは、高周波でも減衰しないので、高調波イメージ信号に対す

る相対的な大きさは高周波ほど大きくなる。本研究では、この問題を解決する 5
2
倍

オーバーサンプリングを提案した。サンプリング周波数と出力信号周波数をこの関係
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に設定すると高調波スプリアス信号との周波数差が最大になり、出力も効率がよいた

め、有効である。実験でも確認を行った。

• 高調波の減衰
高調波イメージ信号は高周波ほど減衰する。sinc関数の影響で減衰するのだが、実際

の信号はサンプリング周期にも影響を受けてしまい、デューティー比を変更すること

では sinc関数の減衰は抑えられるのだが、信号の減衰自体は変わらない。出力信号

周波数によっては悪化する。しかし実験では、出力電力は理論通り小さいが、EVM

は改善した。この理由については今後の課題である。デューティー比を変更する手段

はサンプリング周波数を整数倍にして 0補間をすることになるため、EVMの改善か

コストかを選択する必要がある。

• ジッタノイズ
D/A変換器のクロックのジッタノイズが変調精度に大きく影響する。これは高周波

ほど顕著である。シミュレーションをするにあたっては、ジッタを離散的な分布とし

ても大きく変わらない結果となった。

提案法の有効性を証明するにあたり、送受信システムを試作した。送信信号はコンピュー

ター上で作成し、D/Aからの直接出力を BPFを通して高調波イメージ信号を取り出した

後、増幅し、さらに狭帯域の BPFでスプリアスを除去する。評価法としては、ディジタル

IF方式の受信機を想定した。ミキサでダウンコンバージョンしてから LPFでスプリアスを

除去し、A/D変換され復調した結果、300MHz帯で EVMが 3.8%、400MHz帯で 6.6%と

歪みが十分に小さいことが示された (ただし、サンプリング周波数 40MHz付近、IF周波数

16MHz付近で実験)。

さらに受信側にアンダーサンプリングを用いた送受信システムの評価も行った結果、

300MHz帯で 5.9%、400MHz帯で 9.3%となった。これは、A/D変換器のクロックもジッ

タを持っており、高周波ほど受信信号を劣化させることを考えれば妥当な結果である。送

受信システム全体で IFと RFのコンバーターが削減できることを考慮すれば、送信側に提

案法と受信側にアンダーサンプリングを用いるシステムは小型化に有効であり、クロック

ジッタの低減により性能の向上も期待できる。

今後の研究課題としては、先にも述べたようにデューティー比が変わると、電力が大き

くなっていないのに EVMが改善した。その根拠と更なる改善策である。また、ジッタノ

イズの改善、BPFの群遅延特性と改善などが挙げられる。
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