
Vol.44 Nos.1/2 通信総合研究所季報 March/ June 1998 
pp.47-58 

研究

llRフィルタにより性能を改善した
遅延検波 PSK

浜本直和・I 橋本幸雄叫井出俊行事1

坂費誠4 手島輝夫叫松本泰叫

(1998年1月20日受理）

DIFFERENTIAL DETECTION PSK USING IIR FILTER 

FOR IMPROVING DETECTION PERFORMANCE 

By 

Naokazu HAMAMOTO, Yukio HASHIMOTO, Toshiyuki IDE, 
Makoto SAKASAI, Teruo TEJIMA and Y asushi MATSUMOTO 

This paper presents a method for improving the performance of the differential de-

tection of differentially encoded phase shift keying (DPSK). The structure of the pro-

posed detection scheme consists of a conventional differential detection circuit 

equipped with an infinite impulse response (IIR) filter, combined with decision feed-

back. The results of theoretical analysis and computer simulation show that perform-

ance of the proposed detection method can approach that of coherent detection of 

DPSK under additive white Gaussian noise conditions with no increase in architectural 

complexity. Furthermore, the proposed detector has the ability to optimize perform-

ance under conditions of static or fading. An adaptive scheme suitable for time-

varying Rician fading channel conditions is presented, and performance results 

obtained by computer simulation are given. 
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Differential detection PSK, IIR filter, Frequency compensation, Rician 

fading 

1.はじめに

遅延検波 PSK(DPSK）方式は，キャリア再

生が不要である，初期捕捉が早い，復調後の位相
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不確定性が無い，マルチパスフェージング下での

性能が良いといった特徴から，移動体衛星通信シ

ステムに適した方式である．また，周囲衛星通信

システムではドップラ一周波数偏移が大きいため，

この様な状況に適応する PSK同期検波回路は複

雑になる．そのため，携帯地球局のような小型化

が要求される通信システムでは遅延検波方式が適

している．但し，遅延検波方式は，ピット当たり

の電力対雑音電力密度比（Eb/N。）対ピット誤

り率（BER）特性が同期検波方式に比べ劣って
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おり， 4相PSK(QPSK）では 2dB程度性能が

悪い．そのため，遅延検波方式の性能を改善する

ための研究が行われている．

そのーっとして，マルチシンボル遅延検波

(Multiple-Symbol Differential Detection: 

MSDD）法がある ωーω． この方法は，連続する

複数のシンボルに対して最ゅう判定を行い復調性

能を改善する．問題点としては，差動符号化同期

検波PSK方式の性能に近づけるために，観測す

るシンボルの数を多く必要とし，復調構成が複雑

になることである． もう一つの方法として，遅延

検波回路の遅延回路出力の信号電力対雑音電力比

(C/N）を改善する方法がある ω．この方法は，

過去の複数のシンボルに対して，判定帰還をほど

こした後平滑することで C/Nを改善する．この

平滑操作は遅延回路の出力側に置いた FIR(Fi-

nite Impulse Response）フィルタにより行わ

れる．差動符号化同期検波特性に近づけるために

は，平滑のためのシンボル数を多くする必要があ

り，その分FIRフィルタの段数が増大する．そ

こで，復調器の構成を簡単にするため， FIRフィ

ルタを一次巡回（InfiniteImpulse Response: 

IIR）フィルタに置き換えた構成が提案されてい

るω．
本報告で提案する方式は，文献（4）の方法に基づ

いたもので，文献（5）と同様に IIRフィルタによ

り遅延回路の出力 C/Nを改善し，遅延検波の復

調性能を改善するものである（6)(7) .本提案方式

の特徴は， C/N改善のための IIRフィルタと遅

延検波のための遅延回路を一体化することにより，

文献（5）で提案されている方式より回路構成がさら

にシンプルになっている点である．

本報告では，提案復調方式の解析を行うととも

に計算機シミュレーションによりその性能を確認

する．さらに，周囲衛星通信システムへの適応を

考慮し，受信周波数偏移に対する補償方式を提案

する．また本提案復調方式では， IIRフィルタの

重み係数を可変にすることにより復調性能を通常

の遅延検波特性と差動符号化同期検波特性の間で

自由に制御できる．この特徴を活かして，ライス

フェージング伝送路に提案復調方式を応用するこ

とを検討する．すなわち，動的にライスフェージ

ングの変化に合わせて IIRフィルタの重み係数
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を変更することにより，通常の同期検波方式や遅

延検波方式に比べ性能が改善できることを計算機

シミュレーションにより明らかにする．さらに，

デジタル信号処理プロセッサ（DSP）による

PSK復調器に本提案方式を組み込み，技術試験

衛星羽型（ETS-VI）を用いた通信実験を行った

ので，その結果についても述べる．

2. llRフィルタを用いた遅延検波方式の解析

本章では，提案する遅延検波方式の構成と，提

案方式の BER特性について述べる． ここでは，

提案方式を DDIIR (Differential Detection 

with IIR filter）復調方式と呼ぶ．なお， DDIIR

復調方式はM相PSK(M= 2n:n = 1, 2, 3…） 

信号の復調に適用可能である．

第 1図に， DDIIR復調方式を用いた PSK復

調器の構成を示す．第l図では，次のことを前提

としている．すなわち，受信信号は複素ベースパ

ンド信号に変換され，理想受信フィルタ通過後シ

ンボル中央点で最適サンプルされ， A/D変換さ

れた後復調器へ入力される．従って，復調器入力

信号は以下のように表せる．

Sk =A exp {j(2πム／Tk＋叫＋φ。）｝+xZ-iYZ …（1) 

ここで， kはシンボル番号， Aは振幅，ムfは周

波数偏移， Tはシンボル周期である．品はk番

目の差動符号化した情報位相であり，

2n:i/M(i = 0, 1, 2，…M-1)で与えられる．ま

た， O。は初期位相， z；及びdはベースパンドに

変換された平均ゼロ，分散 a2のガウス雑音であ

る. (1）式は，極座標表示で表すこともでき，以下

のようになる．

α 

第1図 DDIIR復調方式の構成
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Sk = Ak exp(ji仇）…...・ H ・－－…...・ H ・－－…（2)

ここで， Ak及びφkは次のように与えられる．

Ak = j(A＋イ）＇＋（ぱ）＇

仇＝ 27!6/7光＋弘＋仇＋保

x:' = xZcos(2同 庁k＋弘＋仇）－yzsin(27!6f冗＋鉱＋仇）…（3)

d’＝ .X,:sin(27!.ム庁k+弘＋仇）+ y; cos( 27!6f刊十弘＋仇）

保＝句nJ -yz’1 
¥A＋ば／

ここで， φ；はガウス雑音の位相変動成分である．

第1図が示すように， DDIIR復調方式は，遅

延回路と判定帰還を含む IIRフィルタが一体と

なって遅延検波を行う．すなわち， IIRフィルタ

の遅延回路に保存されている平滑化された 1シン

ボル前のシンボルデータを用いて，現在の入力信

号の遅延検波を行う．この平滑過程は以下のよう

に表せる．

rk = sk+1k-1αdk・H ・H ・.....・H ・－－…...・H ・・・（4)

ここで， rkはk番目の遅延回路出力（IIRフィル

タ出力でもある）， dkはk番目の復調信号のハー

ド判定結果， αはIIRフィルタの重み係数（ 0孟

α孟 1）である．また，遅延検波出力及びハード

判定出力は以下のように与えられる．

S~ = St/'k• I 
・・(5) 

=Aki 1k→lexp{i（弘一叫＿，）｝

2互n－＿！！＿亘弘一説 I<1互n十zーのとき，
M M " "' M 』イ

dk ＝吋争） ・・(6) 

ここで， dは忽の複素共役，ゅ；は遅延回路出力

の位相成分， Irk-1 Iはrk-1の絶対値である．

(1) 周波数偏移の無い場合のシンボル誤り率

はじめに，受信信号に周波数偏移の無い場合に

ついて検討する．周波数偏移の問題に関しては第

3章で述べる．文献（4）によると，遅延検波のシン

ボル誤り率は，遅延回路の出力C/Nを求めるこ

とにより近似的に導出できる．文献：（4）の場合には，

遅延検波回路に段数LのFIRフィルタが挿入さ

れているため，出力 C/Nは入力C/Nに対して

L倍改善される．一方， DDIIR復調方式では

IIRフィルタを用いているため，付録Aに示す

ように，出力 C/Nは（ 1 ＋α）／（ 1 －α）倍

だけ改善される．その結果，文献（4）に示されたシ
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ンボル誤り率を与える式（文献（4）の側式）中のL

を (1＋α）／（ 1 －α）に置き換えることによ

り， DDIIR復調方式における近似的なシンボル

誤り率を求めることができる． その結果，

DDIIR復調方式のシンボル誤り率（P,,（α，γ））

は以下のようになる．

I I 4 2! Cl＋α）π＼｜ 
P..（α，r):::::2Qlr.／τ子－ sm2I一一一一一日……（7)

B • I. 1 ＋α ＼ 2M JI 

ここでTは入力 C/N,Q [x］は以下の式で定義

される誤差補関数でる．

Q[x] ＝左手xp（ヂ）dy ・・(8) 

(7）式は， α＝Oでは遅延検波特性を近似しており，

α＝1では同期検波特性を近似している（4)• 

(2) シンボル誤りの伝搬と BER

遅延検波の場合には， 1シンボルの誤りの影響

が次のシンボルに伝搬することが予想されるが，

(7）式で示したシンボル誤り率はそのことを考慮し

ていない．そこで， DDIIR復調方式におけるシ

ンボル誤りの伝搬について検討する必要がある．

そこで， k番目の入力信号のみに大きな熱雑音が

加わり，その結果，信号の位相が π／M以上回

転する場合を想定する．すなわち， k番目の信号

位相が，

φk= φ~ ＋＜／＞~＋叫’＋ゆ0 ・・・・H ・H ・...・H ・－…（9)

で与えられ， k番目の復調データに誤りが生じた

状態である．ここで，併はハード判定によって

誤った位相成分，ゅ；’は残りの位相成分（＜π／

M）であり，次のような関係がある．

φ；＝侃’＋係...・H ・.....・H ・.....・H ・－－……UO)

このときのk番目以降の IIRフィルタ出力を求

めるため，付録Aの導出過程で弘の替わりに

弘＋併を用いて，付録Aと同様の計算を行う．

その結果， k番目の IIRフィルタ出力は次のよう

に導かれる．

弔＝叫｛；（弘＋世·~＋φa

(11)式には誤り位相φ；が含まれており，その結果，

k+I番目の遅延検波においても，復調データに
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誤りが生じることを示している． しかし，さらに

計算を進め， k+l番目の IIRフィルタ出力を導

出すると，

荏 1=exp 

となる．この結果から， k+l番目の復調データ

に誤りがあるにも関わらず， k+l番目の IIRフィ

ルタ出力には誤り成分が消失し，それ以降の復調

に際しては誤りが伝搬しないことがわかる．誤り

が消失する理由は， k+l番目の復調データの誤

りは位相が反転しており，判定帰還されたときに

IIRフィルタに残された元の誤りを打ち消すよう

に働くことで説明できる．

以上の結果から， DDIIR方式の実際のシンボ

ル誤り率は（7）式の値よりも 2倍ほど大きくなる．

但し， QPSK変調におけるシンボル誤りでは，

ほとんどの場合低が土π／ 2となる．そのため，

Gray符号化を用いればシンボルを構成する 2ピッ

ト中の 1ビット誤りとなるため， BERはシンボ

jレ誤り率の半分となる．その結果，（7）式がそのま

まBERと考えられる．

なお，上記の検討ではk番目のみに大きな雑

音が加わった場合を想定したが，実際には連続し

て大きな雑音が加わる場合もあり，この様な場合

についてはさらに検討が必要である． しかし後述

の計算機シミュレーション結果によると，そのよ

うな影響は無視できるようである．

(3）計算機シミュレーション結果

これまでの解析結果を確認するために，

DDIIR復調方式を用いた 4相遅延検波 PSK

(DQPSK）の計算機シミュレーション（モンテ

カルロ法〉を行った．計算機シミュレーションに

おいては，後述する DDIIR復調方式のハードウ

エア化を考慮して，実際の復調構成に近いシミュ

レーションを行っている．そのため， DDIIR復

調方式の遅延検波以外に

•Gray 符号化

•FIR フィルタを用いた送受ナイキストフィル

タ（ロールオフ率＝50%，ルート配分）

・高速引き込み可能なクロック再生回路（8)

をシミュレーションに組み込んでいる．なお，有

限長の FIRフィルタ及びクロック再生回路を組

み込んだことによる理論値からの劣化は Eb/N。
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第2図 DQPSK信号に対する DDIIR復調性能

で0.2dB以内と十分小さいことが確認されてい

る．

第2図に，（7）式の解析結果とシミュレーション

による BER特性測定結果を示す．この結果は，

αを0'0.3, 0.6, 0.99としたときのものである．

αが 0.6及び 0.99では，シミュレーションと解

析結果はよく一致しており，前節の最後で述べた

連続して大きな雑音が入力される影響は無視でき

ることがわかる．一方， αがO及び 0.3について

は，低Eb/N。の範囲でシミュレーション結果の

方が解析結果よりも良い BERになっている． こ

の原因は， シンボル誤り率を求める解析が，高

Eb/N。を仮定しているためと思われるが，詳細

な検討については今後行う必要がある．

以上の結果から， DDIIR復調方式では， IIR

フィルタの重み係数である αを変えることによっ

て，その復調性能を差動符号化同期検波特性から

通常の遅延検波特性の間で自由に設定できること

がわかる．

3. 受信周波数偏移の補償

これまでの検討では，受信周波数偏移は無いも

のとして扱ってきた． しかし実際の伝送路では，

局発信号やドップラーシフトによる周波数偏移は

無視できない．この周波数偏移は， DDIIR復調

方式で用いている IIRフィルタの平滑効果に影
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響を与える．そのため，受信周波数偏移の大きな

伝送路で DDIIR復調方式を用いる場合には，何

らかの周波数補償が必要になる．本章では，その

ための補償、法について検討する．

ここで提案する周波数補償法は，復調信号から

周波数偏移量を推定し，その推定量だけ IIRフィ

ルタの演算過程を補正する方法である． この補正

法は， ローパス特性の IIRフィルタをバンドパ

ス特性の IIRフィルタに置き換えることに相当

する. IIRフィルタをバンドパス特性に変更する

ために，遅延回路出力を求める（4）式を以下のよう

に変更する．

弘二 sk＋役一lαdkexp{j2π（ムf+N)T} …（13) 

ここで， fは復調信号から後述する方法で測

定した推定周波数偏移の真値からの誤差であり，

平均は Oとする． この変更は，推定した周波数

（実際にはシンボル聞の位相回転量）を用いて作っ

た複素信号を IIRフィルタの帰還回路に掛ける

操作を加えたものである．その結果，遅延回路出

力は以下のようになる．

時＝ exp{j(2＂ム斤k+ ＜／＞~叫）｝主。A,a•ー’ exp{i(<1>；＋主：＇，2,,/.,:+1 T)} 

"'exp{i(2πムJTk＋弘＋昔。＋世ア）｝
・・・（14)

ここで， φ~um は I: ［・］の位相項を表すが，係数

αC<l)による重み平均効果により定常状態で

: .ーComplexsignal 一、。I 1-(3 

；嫌…Realsignal ,if< _ 
' I』0.995 ' 

:_. ！＇~~~：r g~明野史·!i~ －－－－－－－－－－－~一””…，，，，，，，， J

第 3図 DQPSKのための周波数補償回路を含む
DDIIR復調方式
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は十分小さな値とみなせる．また，（14)式の 2行目

では，位相検波に影響しない振幅成分の項は lに

置き換えている. (14）式は，推定周波数を用いて

k番目の受信信号の位相成分を誤差ゆ；；mで予測

したことになり，この信号を用いて以下のように

k+l番目の遅延検波を行うことができる．

sZ+1 = sk+1rk＇之 exp{j(27Z"ム.JT＋弘＋1＋叫＋I一弘＋！）｝ …（1日

なお，（15）式の復調信号には 2πムfTの残差が残さ

れているが，データ判定の前に推定周波数成分の

複素共役（ exp{-j(2πムfT+N）｝） の補正を

掛けることで打ち消すことができる．

第 3図に，周波数補償回路を組み込んだ

DQPSKのための DDIIR復調構成を示す．周波

数推定は次のように行われる．遅延検波された復

調信号には受信周波数偏移によるシンボル聞の位

相回転量が含まれている．それを取り出すために，

復調信号を4逓倍して情報変調成分を取り除き，

同相，直交成分をそれぞれローパスフィルタ

(LPF）で平滑した後，位相回転量を求める． 4 

逓倍する前の位相回転量に戻すためにその値を 1

/4した後，振幅 1の複素信号に変換して IIR

フィルタに帰還する．周波数推定量の初期値は O

であるが，推定処理は逐次的に行われるため，数

十シンボル後には正しい推定が行われる．また，

シンボル毎に更新されるため，受信周波数偏移量

が時間的に変化しても，その変化に追従可能であ

る．

第4図に， ここで提案した周波数補償を含む

DDIIR復調方式の DQPSK復調結果を示す．図

は，周波数補正を行う場合と行わない場合の受信

100 

10-4 
0 

Without f陪quency I 白戸0.9
compensatmn _J___..._a=0.99 

ー一一－ ~ a=0.6 
日戸。

旦型旦三主E
5 10 

F問中間cyoff：田tiSymbol m但（%）

第4図受信周波数偏移に対する BER
(Eb/N。＝ 8dB) 

15 
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周波数偏移量に対するビット誤り率（Eb/N。＝

8 dB）のシミュレーション結果である．なお，

周波数推定回路の LPFには重み係数（β）とし

て0.995を使用した．

シミュレーションの結果，周波数補正を行わな

い場合は， αが1に近づくに従って許容周波数偏

移範囲が狭くなり， α＝0.99程度では，僅かな

周波数偏移でもビット誤りは急激に増大すること

がわかる．一方，受信周波数補償を行った場合に

は， シンボルレートの±12.5%の周波数偏移ま

で，問題なく復調することができる．この特徴は，

異なる Eb/N。でも同様であることが，シミュレー

ションにより確認されている．なお， ±12.5%の

値は4逓倍処理を行うために生じる限界である．

4. ライスフェージング伝送路への応用

DDIIR復調方式は IIRフィルタの重み係数α

を制御することにより，遅延検波特性から差動符

号化同期検波特性の聞の任意の特性を得ることが

できる．そこで本章では，この特徴を利用してラ

イスフェージング伝送路において復調性能が改善

できることを述べる．

ライスフェージングを受けた受信信号は，以下

の式によりモデル化される（9) • 

九＝ ((1 +x;+jyDA +x；’一jyz’）exp{j(27rムfTk+弘＋仇）｝……(16)

ここで， l十x~＋jy~ の項がライスフェージング

100 

10・1

き10・2

0 

~ 10-3 

10 -4 

10 -5 
0 

Rician fading 
Fading factor= 10 dB 
Fading pitch= 3 %。fsymbol rate 

4 8 12 16 20 

Eb/No (dB) 

第 5図 ライスフェージング下のDQPSKに対
する DDIIR復調特性
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を表している. x；および訴は狭帯域 LPFを通

過した独立なガウス雑音で平均 O，分散σ2とす

る．狭帯域LPFによりサンプル聞の雑音に相関

が生じ，フィルタの帯域でフェージングピッチが

決まる．また，フェージングファクター（C/M)

は以下のように定義される．

C/M＝＋τ （！？） 
乙G

(1) ライスフェージング下の DDIIR復調性能

第5図に，ライスフェージング下の DDIIR復

調方式の BER特性（計算機シミュレーション結

果）を示す．このシミュレーションでは， C/M

をlOdB，フェージングピッチをシンボルレート

の3%に設定した．また Eb/N。は，ライスフェー

ジングが無いときの受信熱雑音に対する Eb/N。

である．第5図が示すように， BER特性の α依

存性は第2図で示した熱雑音のみの場合と異なり，

αが1に近いほどBER特性の劣化は大きく， α＝

Oのとき（通常の遅延検波）のとき，最も良い特

性が得られた．この様な特性が得られる最大の原

因は，ライスフェージングによって起こるキャリ

ア位相変動に対する遅延回路出力の応答速度に起

因するものと思われる．すなわち， α＝Oのとき

はlシンボノレ前のデータのみが検波に用いられる

ため，シンボルレートより十分ゆっくりした位相

変動の影響は無視できるが， αが1に近づくに連

れて IIRフィルタの応答の遅れが大きくなり，

受信位相の変動に追従できなくなるためであると

思われる．

次に， C/Mを7dBから 19dBの範囲で変え

たときのαに対する BER(Eb/N。＝ 8 dB）の

関係を第 6図に示す. C/Mの大きさにより，

e 
510-

'° 

10・3
0.0 0.2 

Ebm,恒 8dB
Fading pitch= 3% of s 

0.4 0.6 0.8 1.0 
α 

第6図 C/Mをパラメータにした時のα対BER
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BERが最小になる αは変化し， C/Mが大きい

（フェージングの影響が小さい）ほど最適な αは

lに近い値をとり，逆に C/Mが小さいほど最

適なαはOに近い．すなわち第6図は，ライスフェー

ジング下の DDIIR復調方式による衡剛寺に，フェー

ジングファクターの大きさに応じてαを適応的に

変えてやれば，通常の遅延検波や同期検波よりも

BERを低くできる場合があることを示している．

そこで，次に復調中にフェージングファクターを

推定する方法について検討し，その推定法を組み

込んだ DDIIR復調方式（適応DDIIR復調方式）

の復調性能について計算機シミュレーションによ

り評価する．

(2) フェージングファクターの推定

フェージングファクターを推定する方法は，ラ

イスフェージングと熱雑音の性質の違いを考慮し

たものである．

・フェージングにより，フェージングピッチに依

存したキャリア近傍帯域内のスベクトルが持ち

上がる．情報伝送速度を数kbps以上と仮定し

た場合，この帯域は受信帯域に比べ十分狭い．

・熱雑音は受信帯域内で平坦なスベクトルを持つ．

上記の点を考慮して，復調信号に対して以下の

ような処理を行うと，フェージングファクターを

帽。
古品

: Fading factor estimation circuit 

第 7図 フェージングファクター推定回路を含む
DDIIR復調方式
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推定できる．なお，以下の説明の理解を助けるた

め，具体的な回路構成を第7図に示す．

まず， DDIIR入力信号に逆変調操作を施し，

無変調成分の同相成分を得る．すなわち， IIRフィ

ルタ帰還回路の加算前の信号（過去のデータと判

定帰還による現在の入力信号推定値）の複素共役

を入力信号に掛け，同相成分を取り出す．その同

相成分は(16）式を用いて以下のように表せる．

μk之 A(1 +x;) +x;' ・・・・H ・......・H ・...・H ・(18)

次に， (18）式の直流成分を除いて信号電圧で規格化

するために，以下の処理を行い， vkを得る．

μk-(μk) x/ vk ＝工L 」旦こー之 x"+_Ji_…...・ H ・－－…...・ H ・・・（19)
k (μk) k 

さらに， vkの電力 （P，） と，想定される最大の

フェージングピッチ周波数程度の帯域の狭帯域フィ

ルタを通過したらの電力（九）をそれぞれ求め

る.P,, 1もは以下のように与えられる．

刊の＝((xn吋4-))+2叫壬） 側

ぱ
一
ぷ＋

 。一一
fも＝ ((h(k）⑧vk)2) 

If h(k）⑧x;' ¥2¥ ／ν川市J’＼
= (CxD2>+¥¥ ~ J )+2(x~＞＼－τ刊・・・制
ーし B1 a; 
-v, I BR A2 

ここで， h(k）は狭帯域フィルタの伝達関数， B,

はその等価帯域幅， BRは受信帯域幅， 8 は畳み

込み演算である．フェージングファクターが間式

で与えられることを考慮すると，推定するフェー

ジングファクターは側式及び制式より以下のよう

に与えられる．

- B 

C／一－ BR 幽FM- …・・ … ／か－去の 門

(3) 実際の回路構成と性能評価

凶式で推定したフェージングファクターから最

適αを求めるためには，第 6図で示した C/M

と最適αの関係をテーブ、ル化しておけば良い．な

お，第7図に示した実際の回路では，平均操作や

狭帯域フィルタリングの操作は l次の IIRフィ

ルタで実現している．
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第8図に，第7図の構成の適応 DDIIR復調方

式を用いたライスフェージング下の BER特性の

計算機シミュレーション結果を示す．第8図には，

比較のためαを固定（ 0：遅延検波特性， 0.9: 

差動符号化同期検波に近い特性）にしたときの結

果を合わせて載せる．適応DDIIR復調方式は，

C/Mが低い（C/M=7 dB）ときは遅延検波特

性とほぼ同じ特性を示し，逆に C/Mが高い

(C/M=19 dB）ときは差動符号化同期検波特性

とほぼ同じになる．その中間の C/M=13dBで

10° 

10-1 

• With estimation circuit 

0α；：0.9 (nearly coherent det削 ionD時K)

+ a;=O.O (Differential detection DPSK) 

~ 10-2 

13 
5 
語10・3

10・4

Rician fading 
_,I司＇adim• itch = 3早忠o干SY四bol悶te 

10 －コ．
0 4 8 12 16 20 

Eb/No (dB) 

第8図 ライスフェージング下の適応DDIIR復調性能

Complex baseband 

signal 
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は， BERが 10-4以上の範囲において適応

DDIIR復調特性が最も良い特性を示す．第8図

の結果はファージングピッチがシンボルレートの

3%の場合であるが，フェージングピッチを 0.75

%, 1.5 %にした場合でも同様の復調特性が得ら

れている．

上記のシミュレーションはフェージングファク

ターを時間的に変化させて行ったものではない．

しかし，フェージング推定回路はシンボノレ毎に逐

次的に推郡吉果を更新していくので，時間的にフェー

ジングファクターが変化していくような伝送路に

おいてもその性能は発揮されるものと思われる．

なお，フェージングファクターの推定回路に用い

たIIRフィルタの重み係数（第 7図中に示す）

は，シミュレーションを行いながら試行錯誤によ

り選定したもので，特に論理的根拠があるわけで

はない． これらの値についてはより最適な値を求

めるための検討が必要である．

5. DDllR復調方式のハードウエア化と衛星

通信実験

これまで述べてきた DDIIR復調方式を，デジ

タル信号処理フ。ロセッサ（DSP）を用いた QPSK

復調器にインプリメントし，実際の衛星回線を用

いた通信実験により性能確認を行った．用いた衛

星は技術試験衛星羽型（ETS-VI）である. ETS・

第9図 DDIIR復調方式を用いたDSPによる DQPSK復調器の構成
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百は周囲軌道を回るため，静止衛星に比べド ップ

ラーシフトが大きく（低軌道周回衛星システムに

比べると小さいが），周波数補償効果の確認にも

なる．
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DDIIR復調方式の周波数推定引き込み特性

る．なお，周波数偏移が約 2倍以上になると，

BERの劣化が認め られるが， これは，A/D変

換器入力側の LPFの振幅特性の利得低下による

ものである．

(2) 復調器初期引き込み特性

遅延検波における復調開始時のオーバーヘッド

は高々 1シンボルであるが，本復調器では，判定

帰還遅延検波方式に周波数補正回路を付加してい

るため，復調初期の周波数偏移量（最大許容値ニ

12.5 %／シンボルレー ト〉の推定が完了するた

めにある程度の時聞を必要とする．第 11図に示

第10図
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第 11図

5. 1 変復調器の構成

第9図に復調器の構成及び DSP内部の復調処

理アルゴリズム を示す．変調側は情報伝送速度

19.2 kb/s の 差動符号 化 QPSK変調波

(70MHz-IF信号）を出力する．送受信フィルタ

には 50%ルートナイキストフィルタを用いてい

る．受信側では， 70MHzの IF受信信号を疑似

直交検波により複素ベースパンド信号とし，

ボルレートの 4倍のカ ットオフ周波数の LPFで

不要帯域を除く ．従って，本復調器は，シンボル

レートの±4倍の受信周波数偏移まで対応可能と

なる．フィルタ出力は 32サンプノレ／ シンボルで

A/D変換（ 8ビット量子化）し， DSP(16ビッ

ト固定小数点， 10MIPS）でリアルタイム数値演

算処理を行う．初期捕捉時は，初期周波数推定機

能 (IO）により周波数偏移を推定し局発周波数の初

期設定を行う．周波数推定は変調波に対して 8サ

ンプル／シンボルで行われ，特宇別なプリアンフ

を必、要としない (II). 信号検出後は， シンボル中

央点推定部（ク ロック再生に相当） (8〕から得られ

る情報でサンプルデータの間引きタイミングを

1/32の分解能で調節し，復調処理を lサンフ。ル

／シンボルで行う．復調は， DDIIR復調方式に

より行われる．また，復調中の周波数ドリフトに

対して，検波出力の位相誤差を利用したドリフト

補正が行われる．

5. 2 装置特性

装置の性能を評価するため， IF折り返し及び

衛星回線（ETS-VIのS→Kaバンド・周波数ドリ

フトレート約 8Hz／秒及びミリ波（0ノイン ド〉

折り返し回線：周波数ドリフトレ ー ト約 26

Hz/sec）を用いて，復調器の性能を評価した．

(1) 引き込み周波数範囲

第 10図に周波数推定部を含めた復調器全体の

周波数引き込み範囲及び周波数偏移に対する

BER (Eb/N。＝5.5, 7.5及び 9.5dB, 

と0.9）を示す．周波数推定部の働きにより，

部シンセサイザを用いることなくシンボルレート

の約 3.5倍の周波数範囲まで動作することがわか
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第 12図 IF及び衛星折り返し BER特性

すIF折り返しによる測定の結果，周波数推定が

完了するまでの時間は短い場合は 50シンボル長

程度であったが， 10回に 1回程度の割合で 500

シンボル程度を要することがあり，この短縮につ

いては今後の課題である．

(3) BER特性

第 12図に本装置の IF及び衛星（ETS-VI）回線

のBER特性 cs→Ka回線およびミリ波折り返し）

を示す. IF折り返しでは， αを0.9とすること

により，差動符号化同期検波QPSKに近い BER

特性が得られる．また， αを0.1にすることによ

り遅延検波特性に近づく. s→Ka回線における

BER特性では， 絶対値としての BERはα＝0.1

の時が最も悪いが， IF折り返しとの差はあまり

ない．一方， α＝0.9の時は， IF折り返しからの

劣化量が大きく 1～1.5dB程度になる． これは，

回線上の位相雑音による影響と思われる． ミリ波

回線の場合には，地球局のアンテナ追尾がステッ

プ追尾のため受信レベル変動が大きく， C/N測

定誤差の増大による見かけ上の劣化が現れている．

第 13図に BER測定中の ETS－羽ミリ波回線の

受信レベル特性及びドップラー特性測定結果を示

す．このデータは， BER測定中に DSP内部で

保存した内部変数を測定終了後取り出したもので，

この時の受信周波数は 1分間の聞にシンボルレー

トの 15%程度ドリフトし，受信レベルも 2.5dB

程変化している．
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6. おわりに

本報告では，遅延検波特性を改善する方法とし

てIIRフィルタと遅延回路を一体化した遅延検

波復調法（DDIIR復調方式）を提案し， BER特

性を求めるための解析及びそれを確認するための

計算機シミュレーションを行った．さらに，周波

数偏移に対する対策及びライスフェージング下で

の性能向上を目的とした付加回路の提案を行い，

計算機シミュレーションによりその有効性を確認

した．また，本方式を DSPによる QPSK復調

器にインプリメントし，実際の周囲衛星（ETS-

羽）を経由した通信実験を行い， ドップラーシフ

トのある伝送路での性能確認を行い，本方式の有

効性を実システムで確認した．
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付録

以下に， DDIIR復調方式の遅延回路出力，及

びその平均と分散を導出する．

(4）式の遅延回路出力は以下のように展開される．

’t. = sk+r,._,adk 

＝匂＋足（sp.k－台；d叩）…（ん1)

= sk＋去（Ap.k-• exp{;( 2ir.ム舟十世：＋舛＋φペ~·， 91~＋ 1)}) 

ここで， φ弘1はm+l番目のハード判定出力の

位相，すなわち， m+l番目と m番目の送信位相

の差である（厳密には，周波数偏移が無く，雑音

電力が十分小さいことによりハード判定の誤りが

無視できる場合にのみ成立する）．従って，

k'i:.Iφ::.'1+1 ＝弘一ゅ：....・H ・....・H ・..(A-2) 

を考慮すると，（A-1）式は次のようになる．

急＝ e吋（弘＋φ。）｝主｛i(A,ak-r exp(j9'>:))} 
.. (A-3) 

=e叫（φ~＋仇）｝点｛i1αトいx~’ーjy：’）｝

(A”3）式から，定常状態における遅延回路出

力の平均電力と分散は以下のように与えられる．

(r~Xr.:) ＝山［（~，｛a•－’（A+x;'-jy:')} )(t {a•-’(A +x:' +;y;')})] 

=1皿（.~0Aa•－’）＇
A' .. (A-4) 

(I-a)' 

〈（らーくら〉）（らーく叫）ト出（主oa•－’（x;'-jy；＇） ・，~， a•－’（イ＋；y;'))

=J民主［α拙－≫｛（（x；’）＇）＋（（ y；’）＇）｝］
－・（A-5)

上式は以下の統計的性質を仮定している．

<x；’〉＝〈百円＝ O

<x；ザ） = (y;'yj’） = (x'(y；’） = (xj'y'(> = 0 (i * j） …（A-6) 
≪x：’）2) = （（ぽ）ち ＝a!

(A・5）式より，遅延回路出力の C/Nは

1＋α／ A2 ¥ 1 ＋α 
戸一一一｛一τ ）＝一一一γ......(A-7) 

1－α＼ 2a J 1－α’ 

となる．ここで， 7は受信C/Nである．
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