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1. はじめに
近年，包絡線パルス幅変調 (EPWM: Envelope Pulse 

Width Modulation)[1]-[4]によるスイッチング動作型電

力増幅器を用いた高効率送信機の研究が活発に行われ

ている．これらの送信機では，出力における信号帯域

外の量子化雑音を低減するために，RF 帯で狭帯域か

つ中心周波数及び帯域幅が可変な帯域通過フィルタ

(BPF)が必要である．狭帯域な BPF としては圧電素子

を 用 い た SAW(Surface Acoustic Wave) フ ィ ル タ や

BAW(Bulk Acoustic Wave)フィルタなどがあるが，これ

らは広範囲にわたって中心周波数や通過帯域幅を変更

できない．この問題を解決するためにトランスバーサ

ルフィルタ (TF)の各経路にスイッチング型電力増幅器

を挿入した電力増幅器挿入型 TF が提案されている

[5]． この方式では TF を狭帯域フィルタとして用いる

ために経路数を増やす必要があるが，その

場合，出力に使用するハイブリッド合成器の多段構成

によって電力ロスが大きくなる問題がある．この問題

に対し，電力増幅器挿入型 TF の経路間の遅延差を変

化させることで得られる高次の帯域通過特性を利用し

て，実効的にフィルタの通過帯域を狭帯域化する提案

がなされている [6], [7]．しかし，現状の各経路の重み

係数が同じ矩形窓の TF では，スペクトルのサイドロ

ーブが大きいため雑音低減効果が小さい問題がある．   

本研究では，TF に窓関数を適用し，TF 後の電力ス

ペクトル密度 (PSD)から信号対雑音電力比（SN 比）と

隣接チャネル漏洩電力比 (ACLR)， 復調時のエラーベ

クトル振幅 (EVM)を算出し , 矩形窓と窓関数適用時を

比較，検討を行う．送信機構成の全てを Mathworks 社

の MATLAB/Simulink を用いて構成し，シミュレーショ

ンによる評価を行う．

2. 高効率送信機構成

2.1. 包絡線パルス幅変調送信機

本研究では高効率なスイッチング動作型送信機を

用いる EPWM 方式送信機を前提とする．送信機の構

成を図 1 に示し，動作原理を説明する．入力となる I-，

Q-ch のベースバンド信号を包絡線成分と位相成分に

分割する．包絡線成分は，変調器で行われたパルス

幅変調によって一定振幅の方形波パルス列に変換され

る．一方，位相成分は，位相変調器によって一定振幅

の搬送波の位相成分として変調される．搬送波が方形

波であるため，電力増幅器がスイッチング動作し，高

い電力効率を得る．次に，それぞれ変調された包絡線

と位相を乗算する．その結果，包絡線のパルス幅変調

で生成されたパルス幅に対応し，方形状の搬送波によ

る RF のバースト信号となる．これにより，搬送波が

パルス幅変調された包絡線成分のデューティ比を持つ

ため，元のベースバンド信号の情報を持った信号とな

る．

この RF バースト信号をスイッチング動作型電力

増幅器に入力することにより，高効率に増幅する．電

力増幅器に入力されたバースト状の方形波は高調波成

分を含む．基本波の増幅において電力効率を維持した

まま，高調波成分を抑えるため，搬送波周波数と中心

周波数を合わせた BPF が電力増幅器に含まれている．

さらに，他チャンネルへの干渉となる帯域外の量子化

雑音を除去するために，TF 後に狭帯域の BPF を必要

とする．この送信機は増幅器が飽和スイッチング動作

するため，高効率増幅する特性を持つ．増幅器に，

EPWM 変調部で発生したバースト状の方形搬送波が

入力される．

パルス幅変調に用いる∆ − Σ変調器はノイズシェー

ピング特性のため，所望波帯域周辺の量子化雑音を抑

制する効果がある．しかし，所望波帯域から大きく離

れた帯域では，大きな量子化雑音が発生する．この増

加した雑音が信号帯域外輻射となり他の通信を妨害す

るのを抑制するため，減衰量の大きな帯域通過フィル

タが必要となる．

図１ . EPWM 送信機構成



3. 電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタ

電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタの構

成を図 2 に示す．このフィルタでは，各電力増幅器の

入力信号は方形波であるため，スイッチング動作型電

力増幅器の電力効率は理想的には 100%となる．また，

このフィルタは経路数を増加させることにより通過帯

域幅を狭くする事ができる．さらに隣接経路間の遅延

差を変化させる事により中心周波数を変化させる事が

できる．そのため，このフィルタは周波数可変フィル

タとして用いることができる．

提案するフィルタの通過帯域特性を，TF の理論を用

いて次に述べる．フィルタの入力信号と出力信号の関

係は以下のように表現できる．
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x(t)と y(t)はそれぞれ，入力信号と出力信号である．

N はフィルタの経路数，τは隣接経路間の遅延差であ

る．式 (1),(2)にラプラス変換を適用すると
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となる．これを用いると伝達関数は次のように表さ

れる．
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経路数 16 段と隣接経路間の遅延差が 1ns と 0.8 ns の

フィルタ特性を図 3 に示す．図 3 から，遅延差を変化

させる事で，中心周波数を容易に調整することができ

る．次に図 4 に遅延差が 1ns で経路数 2, 4, 8, 16 の周

波数特性を示す．2, 4, 8, 16 段の経路数の通過帯域幅

はそれぞれ，1 GHz, 500MHz, 225MHz, 112.5 MHz であ

る．したがって経路数を増やすことで帯域幅を狭くす

ることができる．図 5 に，経路数 4 段で通過帯域次数

が 1，2，4 次の場合の帯域通過特性を示す．経路数 4

段の場合，2，4 次の通過帯域を用いる事で 1 次の場合

の経路数 8，16 段と等しい中心周波数 (1GHz)における

通過帯域幅を得る．これは，経路数と通過帯域次数の

積として定義される実効経路数が，それぞれ，8，16 段

となるため，1 次の通過帯域を用いた場合の 8，16 段

の TF と同様の狭帯域化が実現できることを示す．

各経路の増幅器の出力信号は 180°ハイブリッド

(HYB)を用いてトーナメント方式により結合されるた

め，経路数は2のべき乗となる．このとき，ハイブリ

図 2. 電力増幅器挿入型トランスバーサルフィルタ

(HYB: ハイブリッド， : 隣接経路間の遅延 )

図 3. TF の周波数特性

(隣接経路間遅延差τ : 0.8, 1.0 n sec, 経路数 : 16)

図 4. TF の経路数による周波数特性

(通過帯域次数 : 1次 , 経路数 : 2, 4, 8, 16)

ッド結合器はアイソレータを用いずに増幅器の出力間

の干渉を抑えながら，電力損失を最小限として出力信

号を合成することができる．

EPWM 送信機では，通常，電力増幅器の後に，帯域

外量子化雑音の輻射を抑えるために，狭帯域の BPF が

必要となる．しかし，図 6 に示すように，電力増幅器

と狭帯域 BPF を用いる代わりに電力増幅器挿入型 TF

を用いることにより，所望波帯域近傍の不要波雑音を

抑圧できるため，狭帯域の BPFが不要となる．しかし，

TF は中心周波数の整数倍で周期的な通過特性を持っ

ている．したがって，フィルタの出力に高調波を取り

除くための BPF を加えることが必要である．ただし，

TF によって所望波近傍の量子化雑音は抑圧できるの

で，BPF の Q 値への要求は従来に比べて緩和される．



図 5. TF の高次通過帯域特性

(通過帯域次数 :1 次 ,  2 次 , 4 次，経路数 :4 で固定 )

図 6. 本研究の EPWM 送信機構成

図 7. 提案する窓関数を適用した PA 挿入型 TF

図 5 に示した高次の通過帯域次数のフィルタを用

いる場合は，通過帯域特性の間隔周期が短くなるた

め，通過帯域次数が高いほど Q 値の高い BPF が必要

となる．

図 7 に提案する窓関数を適用した PA 挿入型トラン

スバーサルフィルタを示す．窓関数を適用し各経路の

重み係数を変化させ帯域外の成分を減衰させサイドロ

ーブを低減することにより，高い量子化雑音抑圧効果

を得られる．本研究では窓関数にハニング窓を用いた．

ハニング窓の n 番目の経路の重み係数を次に示す．

    𝑊𝑛 = 0.5 (1 − cos
2𝜋𝑛

𝑁−1
)      

図 8 に窓関数の特性のグラフを示す．矩形窓とハニ

ング窓のグラフを比べるとサイドローブが大きく低減

していることが分かる．これにより窓関数を適用する

ことで帯域外の量子化雑音を抑圧することができる．

(a)矩形窓               (b)ハニング窓

図 8. 窓関数の特性

図 9. シミュレーション構成図

4. シミュレーション評価

4.1. シミュレーション構成

図 9 に示したシミュレーション構成について説明す

る．本稿では 16 QAM 信号発生部から EPWM 信号生成

部，TF，及び復調信号生成部までを Mathworks 社の

MATLAB/Simulink を用いて構成し，シミュレーション

を行った．また，16QAM 信号の伝送に加え，OFDM 伝

送による同様の評価も行った．但し，PA の代わりに，

PA の帯域通過特性に相当する BPF を用いている．初

めに，16QAM の I-，Q-ch のベースバンド信号を生成

し，次にロールオフフィルタで変調信号の帯域制限と

アップサンプリングを行う．その後，EPWM 変調部で

RF バースト信号を生成する．RF バースト信号は TF に

入力される．OFDM 伝送では，１次変調として 16QAM，

２次変調として OFDM を行う．

本稿では，提案する TF を評価するために BPF を用

いずに，様々な Q 値の BPF を仮定した場合の SN 比と

復調時の EVM，ACLR(隣接チャネル漏洩電力比 )を評

価する．TF の入力において，各段独立して変調信号を

入力し，デジタル的に遅延を加える事により隣接経路

間の遅延を実現させている．

電力合成部は，反射による電力損失及び各経路の出

力間干渉を抑制するため，180°ハイブリッドを用いた

トーナメント方式となっている．但し，180°ハイブリ

ッドモデルは，信号経路間の数値的な加算により実現

している． TF 後は，直交検波を行った後，ロールオ

(n=0, … , N―1)  (6)



フフィルタにより帯域制限とダウンサンプリングを施

し，ベースバンド信号へ復調する． OFDM 伝送では，

同様にベースバンド信号に復調した後，OFDM 復調器

に通してコンスタレーションとして復調される．

4.2. シミュレーション諸元

表 1 にシミュレーション諸元を示す．入力信号には

16QAM 信号を用いる．トランスバーサルフィルタは経

路数 16, 32, 64 とし，隣接経路間の遅延差が搬送波の 1

周期分の時，通過帯域次数を 1 次と定義する．以下 2

次，4 次，8 次，16 次の場合について SN 比と ACLR,  

EVM を評価する．SN 比は式 (7)に示すものを用いた．

信号分と雑音分を分け，電力を積分して比を求めた．

ロールオフ率 0.7 のロールオフフィルタを使用してい

るため，諸元の数値から信号分は中心の 17MHz の帯域

内の成分とする．BPF の Q 値は仮想的に Q=2.5, 5, 10

と設定した．ACLR は式 (8)に示すものを用いた . 無線

LAN 等を考慮して隣接チャネル帯域は fc±20MHz を

中心とした帯域を設定した。

SNR = 10 log10

信号分の電力

雑音分の電力
 (𝑑𝐵)                               (7)

ACLR = 10 log10

信号帯域電力

隣接チャネル帯域電力
 (𝑑𝐵)             (8)

EVM =
誤差ベクトルの実効値

真値ベクトルの実効値
 (𝑑𝐵)                               (9)

表 1. シミュレーション諸元

4.3. シミュレーション結果

図 10, 11 に 16QAM, OFDM それぞれで経路数 16，

32，64 において通過帯域次数を変化させ，実効経路数

が 32，64，128，256 としたときの SN 比を示す．

(1) 実効経路数 32 の場合

16QAM, OFDM 共に Q=2.5, 5, 10 いずれの場合

も，ハニング窓を適用したときの SN 比は矩形窓

の場合と大きく変わらない．

(2) 実効経路数 64, 128, 256 の場合

(ⅰ ) 実効経路数 64 のとき

16QAM, OFDM 共に , 経路数 16, Q=2.5 の場合

を除きハニング窓適用時の SN 比は矩形窓の時と

比べ改善している．

(ⅱ ) 実効経路数 128 のとき

16QAM, OFDM 共に , ハニング窓適用時の SN

比が矩形窓に比べ大きく改善していることを確認

できる．一方，経路数 16 で Q=2.5, 5, 経路数 32

で Q=2.5 のとき，矩形窓，ハニング窓ともに SN

比が大きく劣化している．

(ⅲ ) 実効経路数 256 のとき

16QAM, OFDM 共に , ハニング窓の SN 比は矩

形窓に比べ大きく改善していることが確認できる．

経路数 16 で Q=2.5, 5, 経路数 32 で Q=2.5, 5, 経

路数 64 で Q=2.5 のとき矩形窓，ハニング窓とも

に SN 比が大きく劣化する．

図 12 にハニング窓を用いたときの TF 出力の PSD

と Q 値を変化させた時の BPF の帯域を示す．SN 比が

大きく劣化する原因として , 例として図より， (a)の経

路数 16, 通過帯域次数 4 の場合は Q=5 の BPF の帯域

内に隣接通過帯域による量子化雑音もれのピークが含

まれないため，SN 比は良好となる．一方，(b)の経路数

16, 通過帯域次数 8 の場合は量子化雑音もれのピーク

が含まれるため，SN 比が大きく劣化すると考えられ

る．矩形窓を用いた場合も，ハニング窓の場合と同様

の理由により , SN 比が大きく劣化する．

(a) 矩形窓

図 10．実効経路数と SN 比の関係 (16QAM)



(b) ハニング窓

図 10．実効経路数と SN 比の関係 (16QAM)

(a) 矩形窓

(b) ハニング窓

図 11. 実効経路数と SN 比の関係 (OFDM)

(a)経路数 16, 次数 4      (b)経路数 16, 次数 8

図 12. TF 後の PSD と Q 値による帯域

(a)矩形窓               (b)ハニング窓

図 13. 実効経路数と ACLR の関係 (16QAM)

(a)矩形窓               (b)ハニング窓

図 14. 実効経路数と ACLR の関係 (OFDM)

図 13, 14 にそれぞれ 16QAM と OFDM の場合の実効

経路数と ACLR の関係のグラフを示す . 16QAM, OFDM

いずれも実効経路数 64 以上においてハニング窓を適

用することによりサイドローブ低減により ACLR が改

善することを確認した．SN 比と同様 , ハニング窓によ

りサイドローブが大きく低減されたことにより改善し

たと考えられる．

図 15, 16 にそれぞれ 16QAM と OFDM の場合の実効

経路数と復調時の EVM の関係のグラフを示す．検証

したすべての実効経路数において，ハニング窓適用に

より EVM が改善していることが分かる．これは，ハ

ニング窓のメインローブの帯域幅が矩形窓のものより

も広いため，信号スペクトル周辺部への影響がハニン

グ窓の方が少ないためと考えられる．実効経路数が増

加していくごとにいずれも EVM が低下していくのは

(a)矩形窓              (b)ハニング窓

図 15. 実効経路数と EVM の関係 (16QAM)



(a)矩形窓                (b)ハニング窓

図 16. 実効経路数と EVM の関係 (OFDM)

実効経路数の増加とともに信号スペクトル周辺部が減

衰していくためだと考えられる．図 15 から OFDM 伝

送により 16QAM よりも EVM が改善していることが

確認できる . シングルキャリア伝送の 16QAM 信号と

比べ OFDM 伝送では一次変調の 16QAM 信号が狭帯域

であるため，TF の振幅・位相ひずみの影響を受けにく

くなり EVM が改善したと考える．

5. まとめ

EPWM 送信機の量子化雑音を低減するために提案

されている電力増幅器挿入型トランスバーサルフィル

タにおいて，各経路の重み係数が同じ矩形窓ではスペ

クトルのサイドローブが大きいため雑音低減効果が小

さい問題がある．本研究では，TF に窓関数を適用し各

経路の重み係数を変化させることにより量子化雑音抑

圧効果を高める検討を行った．具体的には，EPWM 送

信機全体を数値解析ソフトウェア (MATLAB/Simulink）

を用いて構成し，16QAM, OFDM 伝送それぞれで TF に

矩形窓とハニング窓を用い , それぞれについて経路数

と通過帯域次数を変化させた時の SN 比と ACLR,

EVM について比較 , 評価を行った．

計算機シミュレーションの結果，実効経路数 64 以

上のときに，搬送波周波数を中心とした帯域内に，隣

接する通過帯域のピークが入らない限り，ハニング窓

を適用することでサイドローブが低減し SN 比が改善

することが示された．ACLR は，16QAM, OFDM 共に ,

実効経路数 64 以上においてハニング窓適用により改

善を確認した．EVM は，検証したすべての実効経路数

でハニング窓を適用することにより信号スペクトル周

辺部に減衰が抑えられ改善することが示された．また，

16QAM と比べ OFDM を用いることで EVM がさらに

改善した．この理由として，シングルキャリア伝送の

16QAM 信号と比べ OFDM 伝送では一次変調の 16QAM

信号が狭帯域であるため，TF の振幅・位相ひずみの影

響を受けにくくなり EVM が改善したと考える．今後

の課題として , ハニング窓以外の窓関数を用いた窓関

数の最適化の検討が必要である．
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