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1.1  研究の背景 1 
 

 
 

第  1 章 序論  

 研究の背景  

ユビキタスネットワーク社会を迎え，携帯電話（スマートフォンを含む）の普及率

は 1 億 5000 万台を超えた [1-1],[1-2]。移動通信システムは，1980 年代に普及した第

1 世代（1G）のサービスからほぼ 10 年ごとに世代を変え，現在の第 4 世代（4G）へ

と進化を遂げてきた。モバイルデータトラフィックは増加の一途をたどり，近年では，

1.5 倍 /年の率で増加し続け（Fig. 1-2），2020 年代には，2010 年と比較し 1000 倍超

のトラフィックとなる可能性があるといわれている [1-3]。そのため，第 5 世代（5G）

通信方式が各国で検討されている。5G では，さらなる高速化・大容量化を実現するた

め，より高い周波数帯の活用が検討され，最大 100 GHz までの周波数帯までの利用が

検討されている [1-4]～ [1-6]。モバイル通信以外でも，家庭内ワイヤレスブロードバン

ド WPAN（Wireless Personal Area Network）や，安全・安心な運転をサポートする

自動車レーダ等において，ミリ波帯による無線システムが利用され始めている [1-7]～

[1-10]。また，100 GHz を超える周波数を無線通信に利用する 100 GHz 超無線システ

ム実現への取組も積極的に行われてきている [1-11],[1-12]。  

これまで，ミリ波帯周波数は，半導体デバイスの実現難易度，価格により，利用さ

れてこなかった周波数帯であった。しかしながら半導体デバイス技術の進歩と，ミリ

波帯通信システムに関する研究開発が進められ，利用の可能性が高まってきた [1-

13],[1-14]。この周波数帯における効率的な周波数利用を提案できれば，周波数のひっ

迫状態を緩和でき，限りある電波資源の有効利用を促進することが可能となる。  

  



2 第 1 章  序論 
 

 

 

出典：総務省公表データ：我が国の移動通信トラヒックの現状 

Fig. 1-1 Current state of the mobile communication traffic in Japan. 

 

 

出典 電波政策ビジョン懇談会（第 11 回）配布資料（資料 11-5） 

Fig. 1-2 2020s prediction of mobile data traffics. 
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1.1.1. スプリアス発射規定  

無線局（設備・システム）は，他無線局に電波障害を与えないよう，無線局から発

射される周波数，レベル，高調波，低調波，寄生発射などが RR・電波法により厳しく

制限されている [1-15]。送信信号のうち，通信に必要な周波数帯域を除いた周波数成

分の信号を不要発射と呼び，その強度をスプリアスの発射強度として定義し管理して

いる。この不要発射は，通常，変調に伴う側帯波成分や高調波，ローカル信号の漏れ

成分などが含まれる。Fig. 1-3 に不要発射の周波数範囲のイメージ図を示す。不要発

射の測定範囲は，Table 1-1 に示すように送信波の搬送波周波数（基本周波数）に応じ

て測定範囲が無線設備規則にて規定されており，通常この不要発射の測定は，スペク

トラムアナライザ（スペクトラム解析装置）を用いて測定が行なわれる [1-16]。例えば

70 GHz 帯を利用する無線局の場合には，140 GHz 帯まで不要発射の測定評価を行う

必要がある。スペクトラムアナライザの代りに，電界強度測定器などの周波数選択機

能を持つ測定器も利用可能ではあるが，スペクトラムアナライザを使用した場合と比

較し作業性が大きく劣る。そのため，無線局の高周波化とともに，スペクトラムアナ

ライザ等測定器の高周波数化が望まれている。  

さらに，電波の有効利用が図られるように，実際の運用状態における不要発射をで

きる限り低減させるべきとの観点から，無変調状態で測ることが前提とされていた測

定が，実際の運用状態（変調状態）で測定するよう変更された [1-17],[1-18]。そのため

PAPR（Peak-to-Average Power Ratio）が大きい信号を評価する場合には，従来の単

一キャリア変調信号を評価する場合に比べ，高いダイナミックレンジをもつ測定器が

必要とされている。  
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Fig. 1-3 A conceptual diagram of the out-of-band region and spurious 

band. 

 

Table 1-1 Frequency range for measurement of unwanted emissions.[1-

15] 

Fundamental 

frequency range 

Frequency range for measurements 

Lower limit 

Upper limit (The test should include the 

entire harmonic band and not be 

truncated at the precise upper frequency 

limit stated) 

9 kHz-100 MHz 9 kHz 1 GHz 

100 MHz-300 MHz 9 kHz 10th harmonic 

300 MHz-600 MHz 30 MHz 3 GHz 

600 MHz-5.2 GHz 30 MHz 5th harmonic 

5.2 GHz-13 GHz 30 MHz 26 GHz 

13 GHz-150 GHz 30 MHz 2nd harmonic 

150 GHz-300 GHz 30 MHz 300 GHz 
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1.1.2. スペクトラムアナライザ  

無線設計，解析に欠かすことのできない測定器であるスペクトラムアナライザは，

無線通信システムの進化とともに進化を続けている。スペクトラムアナライザは，入

力信号の周波数ごとのパワー（電力）を測定し，周波数軸上のスペクトラムとして描

き出す測定器である。一般的なスペクトラムアナライザは，スーパーヘテロダイン方

式の掃引型のスペクトラムアナライザであるが，現在はデジタル化が進み，IF 周波数

（ Intermediate Frequency）以降の処理をデジタル化したデジタル IF 方式のスペク

トラムアナライザが主流となっている [1-19],[1-20]。Fig. 1-4 にデジタル IF 方式のス

ペクトラムアナライザの構成を示す。  

 

 

Fig. 1-4 Block diagram of the digital IF system spectrum analyzer. 

基本的には，入力される RF（Radio Frequency）信号を周波数変換器（ミキサ）で

中間周波数のアナログ信号（ IF 信号）に変換し，フィルタ処理および増幅を施してか

ら検波し，ビデオフィルタで帯域制限をかけた後，ディスプレイにて表示する。周波

数変換を行うミキサの局部発振器（ローカル信号発振器）の周波数を掃引することで，

RF 信号の強度を，周波数を変えながら観測する。デジタル IF 方式は，ミキサで周波

数変換された IF 信号を AD 変換器（Analog to Digital Converter）によりデジタル信

号に変換し，その後デジタル化された IF 信号に対してデジタル信号処理により掃引

型スペクトラムアナライザと同等の処理を施し，周波数スペクトラム解析を行う（以

ATT AD

MEM

変調解析

FFT

RF部 デジタルIF部

表示部

ベクトルシグナルアナライザ

掃引型スペクトラムアナライザ

プリセレクタ ミキサアッテネータ
RF入力

掃引信号

局部発振器

波形メモリ

ログアンプ ビデオフィルタIFフィルタ 検波AD変換器
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下，掃引型スペクトラムアナライザ）。  

デジタル IF 方式のスペクトラムアナライザには，デジタル方式の特徴を活かし，

ベクトルシグナル解析機能を持つものも多数存在する。一般に FFT（Fast Fourier 

transform）方式と呼ばれ，波形メモリに蓄積されたデータに対して信号処理をするこ

とで，スペクトラム解析を行う（以下，FFT 方式スペクトラムアナライザ）。スペクト

ラム解析だけでなく，デジタル変調信号の変調精度の測定や，スプリアスの観測，隣

接チャネル漏えい電力測定などにも用いられる。  

掃引型スペクトラムアナライザでは，目的とする測定周波数範囲を掃引しスペクト

ラムを観測するため，全て異なった時間での測定結果が一つの周波数スペクトラムと

して構成され表示される [1-21],[1-22]。測定周波数範囲内で入力信号が時間的に変化

しない場合には有効な方式である。FFT 方式スペクトラムアナライザと比べてダイナ

ミックレンジの高い測定が可能となる [1-23],[1-24]。しかし，OFDM 変調信号のよう

に時々刻々変化する信号のスペクトラムを解析して，広帯域 RF 信号と近傍スプリア

ス信号の同時刻における振る舞いを観測し，両者の因果関係を把握するなど，周波数

共用時のトラブル発生原因の究明等にあたるには，FFT 方式スペクトラムアナライザ

を代表とする同時周波数解析技術が必要となるため，必要に応じて適宜使い分ける必

要がある。  

FFT 方式のスペクトラムアナライザの性能は，主に AD 変換器と周波数変換器の性

能により制限されるため，無線局の高周波化・広帯域化にともない，高速で高分解能

な AD 変換器と低歪みな周波数変換器の要求が高まっている。一方掃引方式のスペク

トラムアナライザの性能は，RF 周波数を IF 周波数に変換する周波数変換器に依存す

る。無線局の高周波化・広帯域化にともない，高周波数で動作する低歪みな周波数変

換器が必要とされている。  
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 本研究の目的と意義  

国際的にも，周波数をより有効に利用するため，国際電気通信連合（ International 

Telecommunication Union）においてスプリアス発射の規定が見直され，従来よりも，

厳格な測定を行うことが求められている。電波の有効利用を促進するためには，周波

数共用を促し，より周波数利用効率の高い新たな無線システムの市場投入が必要とな

る。本研究は，スペクトラム解析装置の高性能化により，今後爆発的に増大するモバ

イルデータトラフィックを支える新たな無線システムの研究開発に貢献するとともに，

国内の電波利用環境を適切に維持するための環境整備に寄与し，限りある電波資源の

有効利用促進に貢献することを目的としている。  

本論文では，スペクトラム解析装置の高性能化に関し，２つのテーマに絞り論じる。  

第一のテーマは，FFT 方式スペクトラム解析装置の広帯域化・高ダイナミックレン

ジ化についてである。広帯域化・高ダイナミックレンジな FFT 方式のスペクトラム解

析を実現するためには，高速・高分解能で AD 変換する技術，低歪で RF 周波数を IF

周波数に周波数変換する技術が欠かせない。そこで，インタリーブ技術を利用し広帯

域化・高ダイナミックレンジ化を目指す。具体的には，  

1) 高速・高分解能な AD 変換を実現するため，時間インタリーブ AD 変換

方式において問題となるスプリアスの低減手法について検討する。スプ

リアスを低減することで高速化・高ダイナミックレンジ化を目指す。  

2) 低歪で周波数変換する技術を実現するため，入力信号を複数の帯域に分

波し周波数変換を行う周波数インタリーブ方式について検討する。分波

し周波数変換することにより周波数変換器で生じる歪みを抑え，広帯

域・高ダイナミックレンジ化を目指す。  

第二のテーマは，掃引方式スペクトラム解析装置の高周波化・高ダイナミックレン

ジ化についてである。従来 100 GHz を超える周波数においては利用されてこなかっ

た基本波ミキシング技術を 100 GHz を超えるスペクトラム解析に適用する。さらに

基本波ミキシング技術と，研究開発された可変ミリ波フィルタ（プリセレクタ）を統

合，制御することにより，ダイナミックレンジを維持したまま装置全体の高周波化を

計る。   
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 本論文の構成  

本論文の構成を Fig. 1-5 に示す。第 1 章は序論である。  

第 2 章では，スペクトラム解析装置の広帯域化・高ダイナミックレンジ化を実現す

るにあたり，欠かすことのできない高速・高分解能で AD 変換する方法について述べ

る。時間インタリーブ方式 AD 変換器において，発生するスプリアスを低減する手法

として，推定補正方式インタリーブ AD 変換器を提案し，基本原理について述べ，提

案方式が，インタリーブ方式 AD 変換器で問題となるスプリアス低減に有効な手法で

あることを示す。  

第 3 章では，スペクトラム解析装置の広帯域化の方法として周波数インタリーブ方

式を提案する。本方法の基本原理，特徴，シミュレーションによる検証結果，試作し

た周波数変換器の構成，試作装置による解析結果について記述する。本手法が，測定

ダイナミックレンジを維持したまま広帯域信号を解析することが可能であることを示

し，スペクトラム解析装置の高ダイナミックレンジ化に有効な手法であることを実証

する。  

第 4 章では，周波数インタリーブ方式周波数変換器の分波後の信号をさらに信号分

配し，分配後の信号をそれぞれ周波数変換する方式を新たに提案し，提案方式を用い

た高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置を構築し検証を実施する。さらに，構

築した装置によるスプリアス測定を行い，掃引式スペクトラムアナライザと同等の性

能で，FFT 方式スペクトラム解析装置が実現できることを実証する。  

第 5 章では，従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，不要な信号成分が少なく，

かつダイナミックレンジが大きい測定を実現できる 100 GHz 超基本波ミキシング評

価装置を構築し検証を実施する。従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，マルチ

プルレスポンスが少なく，かつダイナミックレンジが大きい測定を実現できることを

示し，100 GHz を超える周波数帯のスペクトラム解析において，基本波ミキシングが

スペクトラム解析装置の高ダイナミックレンジ化に有効な手法であることを実証する。 

第 6 章では，新構造のプリセレクタを搭載した 100 GHz を超えるミリ波スペクト

ラムアナライザの構成について記す。また，構築した装置による基本性能評価を実施

し，実現された装置のダイナミックレンジを算出，測定ダイナミックレンジが改善し
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ていることを示す。さらに実際の広帯域変調信号の測定を通して，構築したスペクト

ラムアナライザの有効性を示す。  

第 7 章では，上記内容を纏めるとともに結論を記す。  
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Fig. 1-5 Configuration of contents.

スペクトラム解析装置の 

高ダイナミックレンジ化に関する研究 

第  2 章  
時間インタリーブ方式 AD 変換器のダイナミック
レンジの改善  

第  4 章  
高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置  

第  3 章  
周波数インタリーブ技術による周波数変換器のダイ
ナミックレンジの改善  

第  5 章  
100 GHz 超基本波ミキシングによる高ダイナミック
レンジ測定  

第  6 章  
100GHz 超プリセレクタ搭載スペクトラムアナライ
ザ  

第  7 章  
結論  

第  1 章  
序論  

スペクトラム解析装置の 

100 GHz 超解析技術に関する研究 
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第  2 章 時間インタリーブ方式 AD 変換器のダイナミック

レンジの改善  

 まえがき  

高速かつ高分解能な AD 変換器を実現する手段として，サンプリング速度は比較的

低速ながら高分解能な AD 変換器を複数個用いて，それらを位相のずれたクロックで

動作させるインタリーブ AD 変換器が提案されている [2-1]。  

しかし，このインタリーブ AD 変換器は，各チャネル間 AD 変換器の特性（ゲイン，

オフセット，タイミング，周波数帯域および直線性などの特性）のミスマッチの影響

により，出力されるサンプル値に非線形エラーを生じ，時間領域ではサンプル値の変

動として，周波数領域では，スプリアス成分の発生となって，SFDR(Spurious Free 

Dynamic Range)が悪化することが知られており，その解析方法 [2-2]～ [2-4]や改善方

法 [2-5]～ [2-7]が提案されている。従来の特性の改善は，複数の AD 変換器をランダム

な順序で繰り返し利用してサンプル値を得る方法（Random Interleaved Sampling 

Method 以下 RIS-Method） [2-6]や，個々の AD 変換器のサンプリングタイミングエ

ラーを低減する方法 [2-7]などを用いている。しかし，第１の方法では，誤差となるス

プリアス成分をランダムに拡散させることで，結果的にスプリアスレベルの低減が図

られるが，時間領域波形では依然として非線形エラーが存在する問題がある。次の方

法は，サンプリングタイミングエラーのみを低減する方法である。いずれも十分に実

際の特性のミスマッチを改善できていない。  

そこで本章では，構成されたインタリーブ AD 変換器から，インタリーブ AD 変換

器を構成する各 AD 変換器の周波数特性を実測，実測された周波数特性をもとに，各

AD 変換器においてサンプリングされていないデータ（イコライザ処理に必要となる

サンプリングデータ）を推定器により推定，イコライズ処理に使用することで，最終

的なサンプリング値に含まれるエラーを低減させる手法として推定補正処理方式イン

タリーブ AD 変換器を提案する。さらに，提案手法の有効性をシミュレーションと実

験により明らかにする。  
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 時間インタリーブ AD 変換器  

2.2.1. 概要  

一般的なインタリーブ AD 変換器の構成を Fig. 2-1 に示す。信号  𝑥(𝑡) が  𝑀  個の同

等の AD 変換器に並列に入力され，周期  𝑇  ′ でそれぞれタイミングが  𝑇  ずつずれた  

𝑀  本のクロック  𝑆𝐶𝑙𝑘 (𝑡0, 𝑡1, ⋯ , 𝑡𝑀−1) によって，最初の AD 変換器によってデジタル信

号  𝑥𝑖(= 𝑥(𝑖 ⋅ 𝑇 ))  に変換され，以後順次，各 AD 変換器からサンプル値系列  𝑡𝑖+1,
𝑡𝑖+2, ⋯ , 𝑡𝑖+𝑀−1, ⋯ として出力される。すなわち，もとの AD 変換器の  𝑀  倍で動作する

高速 AD 変換器からのサンプル値系列と等価な結果が得られる。このときの様子を

Fig. 2-2 に示す。  

 

Fig. 2-1 Time-interleaved AD converter. 

2.2.2. 問題点  

入力信号を  𝑀  個の AD 変換器に並列に入力し，各 AD 変換器から得られたサンプ

ル値から  𝑀  倍の高速サンプル値系列を取得した場合，各チャネル間 AD 変換器の特

性（ゲイン，オフセット，サンプリングタイミングスキュー，周波数特性）のミスマ

ッチの影響（以下，ここではこの影響を非線形エラーと記す）により，出力されるサ
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ンプル値に非線形エラーを生じ，時間領域ではサンプル値の変動として，周波数領域

では，スプリアス成分の発生となって，SFDR が悪化する。  

 

Fig. 2-2 Sampling timing of Time-interleaved AD converter. 

Fig. 2-3 に 2 個の AD 変換器を用いてインタリーブ AD 変換器を構成し，サンプル

値を FFT（Fast Fourier Transform）演算処理した結果を示す。同図は，2 つの AD

変換器のうち一方の AD 変換器のサンプリングタイミングを理想値から 0.5 %ずらし

た場合に発生するスプリアス成分について，シミュレーションを実施した結果である。

入力した信号成分とともに，入力信号には存在しないスプリアス成分が観測されてい

ることがわかる。この成分は，時間領域および周波数領域ともに測定結果に誤差要因

として働く。しかしながら，前述のようにミスマッチの影響を改善する方法が提案さ

れているが，十分に実際の特性のミスマッチを改善できていない。  
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Fig. 2-3 An example of generated spurious in Time interleaved AD 

converter (M =2). 

 等化ブロックを付加したインタリーブ AD 変換器  

2.3.1. インタリーブ AD 変換器の等価回路  

ここでは，インタリーブ AD 変換器を構成した状態で，各チャネルのミスマッチを

含んだ AD 変換器の系の周波数特性を実測する方法を用いる。  𝑀  個の AD 変換器に

よってインタリーブ AD 変換器を構成した状態で，アンダーサンプリング法を用いて

各 AD 変換器に入力端子から AD 変換器出力までの周波数特性（クロック回路を含む）

を，個々の AD 変換器のナイキスト周波数の  𝑀  倍まで実測する。実測後，基準とな

る AD 変換器（基準 AD 変換器とする）を１個定め，その周波数特性を分母とする各

周波数特性との比（ミスマッチ特性と呼ぶ）を  𝑀  個求める。そしてミスマッチ特性

を持つ回路（ミスマッチ回路）の伝達関数を  𝐻𝑚 (𝑧) (𝑚 = 0,1, ⋯ , 𝑀 − 1) とする。したが

って，すべてのミスマッチ回路の伝達関数  𝐻𝑚 (𝑧) には，基準 AD 変換器のミスマッチ

成分が分母に含まれている。  

Fig. 2-4 に，Fig. 2-1 に示したインタリーブ AD 変換器のミスマッチを考慮した等
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価回路を示す。信号  𝑥(𝑡) を基準 AD 変換器の特性をもつ回路  𝐻𝑆𝑇𝐷 (𝜔) に入力し，そ

の出力  𝑥′(𝑡) を誤差のない理想サンプラ（周期  𝑇  ）で離散化した値，すなわち基準 AD

変換器の出力値を  𝑥′𝑖(= 𝑥′(𝑖 ⋅ 𝑇 )) とする。このとき，インタリーブ AD 変換器の出力

は， 𝑥′𝑖 を各 AD 変換器に対応するミスマッチ回路  𝐻𝑚 (𝑧) (𝑚 = 0,1, ⋯ , 𝑀 − 1) に並列に

入力し，その各々の出力  𝑥"𝑚,𝑖 を  𝑀  個ごとに取り出すセレクタ（以後単にセレクタ）

（周期  𝑇  ′ ）により，周期  𝑇  ごとに得られる値  𝑥"𝑖 である。  

 

 

Fig. 2-4 Equivalent circuit of Time-interleaved AD converter. 

2.3.2. 構成  

Fig. 2-5 に今回提案するインタリーブ AD 変換器の等価回路を示す。Fig. 2-4 の等

価回路に，推定器（Estimator），イコライザ（Equalizer）及び信号切替器（SW）か

らなる等化ブロック（Equalizing block）を付加した構成である。セレクタからの出

力値は，等化処理に必要な仮想データを推定するために，等化ブロック内の推定器に

入力され，推定器からの推定処理結果が，それぞれの AD 変換器に対応する，伝達関

数が  𝐺𝑚(𝑧) = 1𝐻𝑚(𝑧) (𝑚 = 0,1, ⋯ , 𝑀 − 1) であるイコライザに入力され，等化処理される。

イコライザ出力  ,  は信号切替器に入力され，等化ブロックからサンプル値  𝑦𝑚(≅ 𝑥′𝑖) 
として出力される。この  ,  はインタリーブ AD 変換器に入力される  𝑥′𝑖 とほぼ同

じ値となる。  

 

x(t) x''i

x''0,i

x''1,i

SClk
t1 tM−1·····t0

x'i

H0 (z)

H1 (z)

HM−1 (z)

Selector 0

Selector 1

Selector M−1

···
·

···
·

Clk

Sampler 

x''M-1,i

HSTD (ω )

T T T1/M

x'(t)



18 第 2 章  時間インタリーブ方式 AD 変換器のダイナミックレンジの改善 
 

 

 

 

Fig. 2-5 Equivalent circuit of Proposed Time-interleaved AD converter. 
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2.3.3. 動作原理  

Fig. 2-5 の初段に接続された基準 AD 変換器の特性をもつ回路  𝐻𝑆𝑇𝐷 (𝜔) は，以後説

明の簡単化のために，理想特性を持っているものとして扱う。なお，必要に応じてこ

の特性を補正することにより本インタリーブ AD 変換器の性能はさらに向上する。  

2.3.3.1. 基本原理  

本段では，基本原理について数式を用いて説明する。数式での説明においては理解

しやすいよう，リアルタイムシステムではなく，メモリ蓄積型システムを前提に説明

する（リアルタイムシステムを考慮する場合には因果律を満たすよう適宜変更する必

要がある）。  

Fig. 2-5 において，周期  𝑇  で離散化された値   は，すべてのミスマッチ回路に入

力され，その出力がセレクタの入力  𝑥"𝑚,𝑖 (𝑚 = 0,1, ⋯ , 𝑀 − 1) となる。したがって，各ミ

スマッチ回路の伝達関数  𝐻𝑚 (𝑧) のインパルス列  ℎ𝑚,𝑛 の長さを  2𝐿 + 1 とすると，任意

の  𝑚 番目のセレクタの入力値  𝑥"𝑚,𝑖 は次式で表される。  

 
 ······················ ( 2-1 ) 
 
 

ここでセレクタは，入力値  𝑥"𝑚,𝑖 を周期  𝑇  ′ で間引きながら各セレクタのタイミン

グに合わせて，サンプル値を等化ブロックに出力する。最初のデータが 0 番目のセレ

クタから出力されるとすれば，  𝑖 番目のデータは，次式で求められる  𝐽(𝑖) 番目のセ

レクタから出力される。  

 
 ······················ ( 2-2 ) 
 
 

そして，その出力値は次式のように表される。  

 
 ······················ ( 2-3 ) 
 
 

すなわち，個々のセレクタは，互いに時間  𝑇  ずれながら，入力された𝑥′𝑖 に対し  𝑀  

𝑥"𝑚,𝑖 ≅ ∑ 𝑥′𝑖−𝑛 ⋅𝐿
𝑛=−𝐿 ℎ , +  

𝐽(𝑖) ≡ 𝑖  (mod 𝑀) 
𝐽(𝑖) ∈ {0,1, ⋯ , 𝑀 − 1} 

𝑥"𝐽(𝑖),𝑖 ≅ ∑ 𝑥′𝑖−𝑛 ⋅𝐿
𝑛=−𝐿 ℎ𝐽(𝑖),𝑛+𝐿 
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個おき（周期  𝑇  ′ ごと）にデータを出力する。  

ここで，セレクタが周期  𝑇  ごとにデータを出力すると仮定すると，等化ブロック内

部のイコライザは定義によりミスマッチ回路の特性を等化するので，すべてのイコラ

イザの出力は，基準 AD 変換器の   番目の出力値  𝑥′𝑖 と等価となる。各イコライザの

伝達関数のインパルス列  𝑔𝑚,𝑙 の長さを等しく  2𝐿 + 1 とすると，  𝑥′𝑖 は次式で表され

る。  

 
 ····················· ( 2-4 ) 
 
 

しかし実際の各 AD 変換器からは，  𝑀  個おき（周期  𝑇  ′ ごと）のデータしか出力

されないため， 𝐽(𝑖) 番目のセレクタからは， 𝐽(𝑖 − 𝑙) ≠ 𝐽(𝑖) となる  𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 は出力され

ていない。そこで，等化処理に必要となる AD 変換器でサンプリングされていない値

を，他の AD 変換器で実際にサンプリングされている値（等価回路の他のセレクタの

出力）を用いて算出（推定）する。  

2.3.3.2. 仮想データの推定  

仮想データ𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 は式 ( 2-3 ) より次式のように表される。  

 
 ····················· ( 2-5 ) 
 
 

したがって，  𝐽(𝑖) 番目のセレクタによる  𝑖 − 𝑙 番目の仮想データ  𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 は，式

( 2-4 ),( 2-5 ) より次式のように表される。  

  

𝑥′𝑖 ≅ ∑ 𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 ⋅𝐿
𝑙=−𝐿 𝑔𝐽(𝑖),𝑙+𝐿 

𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 ≅ ∑ 𝑥′𝑖−𝑙−𝑛 ⋅𝐿
𝑛=−𝐿 ℎ𝐽(𝑖),𝑛+𝐿 
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 ······················ ( 2-6 ) 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

𝑀 = 4 のときに，AD 変換器 1 の時刻 3 の出力値𝑥"𝐽 (1),3 を推定する場合の例を，

Fig. 2-6 に示す。このように，実際に出力されていない出力値を，その他の AD 変換

器の出力とインパルス応答の値から算出する。  

 

 

Fig. 2-6 Examples of data estimation. 
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2.3.3.3. 等化処理  

本インタリーブ AD 変換器の出力値  𝑦𝑖 は，各ミスマッチ回路  𝐻𝑚 (𝑧) に対応するイ

コライザ  𝐺𝑚 (𝑧)  (𝑚 = 0,1, ⋯ , 𝑀 − 1) によって等化処理された出力であるので，次式で表

わされる．  

 
 ····················· ( 2-7 ) 
 
 

式 ( 2-7 )において， 𝐽(𝑖) 𝐽 (𝑖 − 𝑙) が成立する  𝑙 のときには実際の AD 変換器のサン

プル値  𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 を， 𝐽(𝑖) ≠ 𝐽(𝑖 − 𝑙) が成立する  𝑙 のときには式 ( 2-6 )によって求めた仮

想データの推定値  𝑥"𝐽(𝑖),𝑖−𝑙 を用いることにより，  𝑀  個の AD 変換器によるインタリ

ーブ AD 変換器の出力値  𝑦𝑖 が得られる。これは，基準 AD 変換器を周期  𝑇  間隔で動

作する高速 AD 変換器として得られる出力値の近似となる。すなわち式 ( 2-4 )と式

( 2-7 )より， 𝑦𝑖 = 𝑦𝐽(𝑖),𝑖 ≅ 𝑥"𝑖 である。したがって，本インタリーブ AD 変換器はチャネ

ル間ミスマッチの影響がなくなるので，変換性能が改善できる。  

 計算機シミュレーション  

4 個の AD 変換器を使用して等価的に 4 倍のサンプリング速度で動作する，本提案

のインタリーブ AD 変換器の性能例を計算機シミュレーションで示す。  

2.4.1. ミスマッチ特性  

実測により，AD 変換器の特性  𝐻𝐴𝐷𝑚 (𝜔) を次式のように，ほぼ位相遅れと 1 次の極

を持つ特性と見なせる。これは AD 変換器を 1 次の RC 回路で扱えることを示してい

る [2-4]。  

 
 ····················· ( 2-8 ) 
 
 

4 個の AD 変換器に使用した式 ( 2-8 )のパラメータを Table 2-1 に示す。また，AD

変換器 0 を基準 AD 変換器として選択し，基準 AD 変換器に対する各 AD 変換器のミ

スマッチ特性  𝐻𝑚 (𝑒𝑗 𝑇 ) 𝐻𝐴𝐷𝑚 (𝜔)
𝐻𝐴𝐷0 (𝜔)    (𝑚 = 0,1,2,3) を求め，Fig. 2-7 に示す。  

𝑦𝑖 𝑦𝐽(𝑖),𝑖 ∑ 𝑥"𝐽 (𝑖),𝑖−𝑙 ⋅𝐿
𝑙=−𝐿 𝑔𝐽(𝑖),𝑙+𝐿 

𝐻𝐴𝐷𝑚 (𝜔) ≅ 𝑎𝑚
{1 + 𝑗 ( 𝜔2𝜋𝑓𝑚)}

⋅ 𝑒−𝑗𝜔𝑏𝑚 
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Table 2-1 Frequency characteristic parameters of each AD converter 

used in the simulation. 

AD 変換器  𝑓𝑚 𝑎𝑚 𝑏𝑚 

AD0 1.50 1.00 0.00 

AD1 1.60 1.00 0.01 

AD2 1.30 0.98 −0.015 

AD3 1.40 1.00 −0.005 

 

Table 2-2 Comparison of EVM value by each method. 

適用手法  EVM [%] 

理想 AD 0.00 

従来手法  0.66 

RIS-Method 0.62 

提案手法  0.01 
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 Amplitude characteristics 

 

 Phase characteristics 

Fig. 2-7 Mismatch characteristic used in the simulation. 

 

Normalized Frequency 

Normalized Frequency 
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2.4.2. スプリアス評価  

前項で定めたインタリーブ AD 変換器に変調度 0.25，搬送波周波数 0.75 の AM 変

調波を入力したときのサンプリング結果に対し，FFT 演算処理した結果を Fig. 2-8 に

示す。Fig. 2-8（a）に示すように従来手法（ミスマッチ無改善）で発生していたスプ

リアス成分（約−45 dB）が，提案手法を用いることにより，Fig. 2-8（b）に示すよう

に−100 dB 以下に改善されていることが分かる。  
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 conventional technique 

 

 proposal technique 

Fig. 2-8 Example of the simulation results. 

 

  

Normalized Frequency 

Normalized Frequency 
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2.4.3. 時間領域データ評価  

前項で得られたサンプリング結果に含まれる誤差の様子を Fig. 2-9 に示す。同図中

実線は真値信号（基準 AD 変換器が高速で動作した場合の信号）を，白丸付き点線は，

ミスマッチによる影響を誤差信号（真値信号との差）として，誤差信号を 100 倍した

値を真値信号に加えてプロットしたものである。なお，（a）は従来手法，（b）は前述

の RIS-Method，（ c）は提案手法を用いたときの結果を示している。RIS-Method は誤

差をランダムな周期で発生させることにより，周波数領域に発生するスプリアス成分

を低減させる手法であるため，時間領域には誤差が依然として存在するが，本手法で

は，時間領域波形に関しても誤差成分そのものを低減させていることがわかる。  

さらに，時間領域での評価指標として，変調信号解析で利用されている EVM（Error 

Vector Magnitude） [2-8]解析を用いた。シミュレーションは，QPSK（Quadrature 

Phase Shift Keying）変調信号（中心周波数 50 MHz，シンボルレート 10 Msymbol/s）

を使用し，復調後の EVM を比較した。なお比較対照として，誤差のない理想 AD 変

換器による方法，従来手法，RIS-Method 法の 3 手法を適用した場合について比較し

た。Table 2-2 に示す他手法での EVM 値を示す。提案手法を用いることによって，

EVM 値が大幅に改善し，理想 AD 変換器による方法に近い値が得られていることが

わかる。この結果からも本提案手法は，周波数領域データだけでなく，時間領域デー

タについても，AD 変換器のミスマッチの影響が除去されていることがわかる。  
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Fig. 2-9 State of the generated error in time domain. 
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 実験結果  

4 個の 14-bit AD 変換器（トラックアンドホールド回路内蔵）を各々50 Msps で動

作させ，等価的に 4 倍のサンプリング速度（200 Msps）で動作するインタリーブ AD

変換器を実現し，提案手法の評価を行う。各 AD 変換器の変換結果をメモリに格納し，

格納されたサンプリングデータに対して，デジタル的に直流オフセットを加減算する

方法により，直流オフセットエラー補正処理を行なったのち，本提案手法をソフトウ

ェア処理により実現した。  

2.5.1. スプリアス評価結果  

Fig. 2-10 に実験に使用した各 AD 変換器のミスマッチ特性を示す。ここに示す各

AD 変換器のミスマッチ特性は，入力信号とクロック信号のそれぞれの分配器，配線

パターン，及び AD 変換器の周波数特性を全て含んだものであり，AD 0 を基準 AD 変

換器として算出したものである。構成したインタリーブ AD 変換器に CW 信号（周波

数 90.625 MHz，出力レベル 0 dBm）を入力し，得られたサンプリング結果を FFT 演

算処理した結果を Fig. 2-11 に示す。Fig. 2-11（a）に示すように従来手法で発生して

いたスプリアス成分が，提案手法を用いることにより，Fig. 2-11（b）に示すように低

減され SFDR が約 70 dB 以下に改善されているのがわかる。  
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 Amplitude characteristics 

 
 Phase characteristics 

Fig. 2-10 The measured frequency characteristics of each AD 

converters. 
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 conventional technique 

 

 proposal technique 

Fig. 2-11 An example of the experimental results. CW:90.625 MHz, 0 

dBm. 
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次に，QPSK 変調信号（中心周波数 75 MHz, 出力レベル 0 dBm，シンボルレート

16 Msymbol/s）を入力したときの結果を Fig. 2-12 に示す。QPSK 変調信号の中心周

波数は，ミスマッチの影響により生じるスプリアス成分を観測しやすいように，中心

75 MHz とした。中心周波数を 75 MHz とすることでミスマッチによるスプリアス成

分が，25 MHz に発生している。この場合も同様に，提案手法を用いることにより，

25 MHz 近傍に発生しているスプリアス成分が，低減されているのがわかる。この結

果から拡散された変調信号の場合でも，今回提案する手法が有効に作用していること

がわかる。  

2.5.2. 連続試験結果  

本方式のような，実測のミスマッチデータを使用して補正する手法の場合，手法適

用後の時間安定度が問題とされる。そこで，ミスマッチデータを取得後 8 時間の連続

試験を行い，その間のデータを取得した。連続試験の際には，信号発生器から発生さ

せた CW 信号（周波数 90.625 MHz，出力レベル 0 dBm）を入力し，5 分ごとに各 AD

変換器からの出力値を取得し，提案手法適用前と適用後のスプリアスレベルを比較し

た。なおスプリアスレベルは，提案手法の効果のみを評価するため，ミスマッチによ

って発生する周波数における信号レベルを測定した。結果を Fig. 2-13 に示す。適用

前には，最大−40 dB 程度あったスプリアスが，提案手法を適用することにより−70 dB

以下まで減少していることがわかる。またミスマッチデータ取得後 8 時間の間，ほぼ

安定した結果が得られていることがわかる。  

  



2.5  実験結果 33 
 

 
 

 

 conventional technique 

 

 proposal technique 

Fig. 2-12 An example of the experimental results. QPSK:75MHz, 0 

dBm, 16 Msymbol/s 
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Fig. 2-13 Time variation of the spurious level. 

 あとがき  

構成されたインタリーブ AD 変換器から実測した周波数特性をもとに，イコライズ

処理に必要となる未サンプリング点のデータを推定器により推定しイコライズに利用

する，推定補正処理方式インタリーブ AD 変換器の基本原理を，数式により説明した。  

さらに，シミュレーションにより，異なる位相遅延と 1 次の極を持つ特性で近似し

た 4CH インタリーブ AD 変換器において，提案手法を用いることにより従来発生し

たスプリアスが低減されることを示した。また，変調波を用いた EVM 評価を実施し，

従来手法と比較し，EVM 値が大幅に改善し，理想 AD 変換器に近い値が得られること

を示した。さらに実際に 4 個の 14-bit AD 変換器で構成したインタリーブ AD 変換器

において，シミュレーション同様に本提案手法が，インタリーブ方式 AD 変換器にお

いてスプリアス低減に有効な手法であることを示した。  

本手法を用いることにより，ダイナミックレンジを維持したままサンプリング周波

数を向上させることが可能となり，スペクトラム解析装置に適用することで，装置の

広帯域化・高ダイナミックレンジ化が可能となることを実証した。   
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第  3 章 周波数インタリーブ技術による周波数変換器の

ダイナミックレンジの改善  

 まえがき  

近年多く使用される OFDM 変調信号や UWB 信号は，強力な電力を瞬間的に放出

したり，短時間に激しい電力変化したりする信号のため，大きなピーク電力対平均電

力比（Peak-to-Average Power Ratio : PAPR）を持つ [3-1],[3-2]。  

既存の無線システムとの共用を図るためには，これら PAPR の大きな信号が入力さ

れても，電力の変動をあるがままに測定して評価し，電力の瞬時値が規格内にあるこ

とを確認，他の利用者に割り当てられた周波数帯域の信号に妨害を与えないレベルで

あることを確認する必要がある。  

一般に OFDM 変調信号などの大きな電力レベル（広帯域 RF 信号）の近傍に存在す

る微小電力レベルのスプリアスを測定する場合には，ダイナミックレンジ不足を補う

ため，周波数解析器の入力段にフィルタを付加して，広帯域 RF 信号を抑圧して近傍

スプリアス信号を測定する方法を取るが，近傍スプリアス測定時には，Q の高いフィ

ルタが必要となり，フィルタの群遅延特性による影響やロールオフ特性による影響を

補正する必要がある [3-3]～ [3-6]。また温度変動による影響が無視できない場合には，

温度による特性変動を補償するなどの対策も必要となる。  

本章では，広帯域 RF 信号やスプリアス信号を周波数解析する際に，周波数情報と

位相情報を同時に評価でき，あわせて，ダイナミックレンジの高い測定を実現する高

ダイナミックレンジ測定手法の検討を行う。周波数解析器のダイナミックレンジが主

に周波数変換部（ミキサ部）で定まっていることに着目して，RF 信号を複数の信号に

分割し，周波数変換した結果を再度合成するアレイ化周波数変換器を提案する。  

提案するアレイ化周波数変換器の動作原理を数式により説明する。さらに，アレイ

化周波数変換器の理論を用いた試作装置による実験結果より，周波数領域情報と時間

領域情報を維持したまま，広帯域変調波の高ダイナミックレンジ測定が可能となるこ

とを示し，本提案手法が広帯域変調波の高ダイナミックレンジ測定に有効であること

を示す。  
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 周波数インタリーブ周波数変換器  

3.2.1. 従来方式  

一般的な周波数変換器の構成を Fig. 3-1 に示す。入力された広帯域 RF 信号は，ミ

キサ（MIX）を含む一連のアナログ回路により，中間周波数（ IF）信号に変換され，

その後 AD 変換回路によりデジタル化される。デジタル化された信号はデジタル信号

処理によって周波数分析等の処理が行われる。この場合，ミキサを含むアナログ回路

には入力された RF 信号の全電力が入力されることとなる。そのため，観測される結

果には，ミキサにより入力された RF 信号電力レベルに応じた歪み信号成分が発生す

る。このような歪信号成分の発生を低減するためには，ミキサを含むアナログ回路に

入力される電力を下げる必要があり，これに伴って全体のダイナミックレンジは低下

することとなる。  

入力信号
BPF

MIX

LPF A/D

fLO

デジタル信号

 

Fig. 3-1 Configuration of General Frequency Converter. 

3.2.2. 周波数インタリーブ方式  

周波数インタリーブ方式周波数変換器（アレイ化周波数変換器）の構成を Fig. 3-2

に示す。入力される広帯域 RF 信号は，分波器により複数の周波数成分に分波され，

狭帯域化された複数のアナログ回路および AD 変換回路によりデジタル化され処理さ

れるため，ミキサ（MIX）を含むアナログ回路には入力された広帯域信号の電力が分

波数分減少して入力される。このためミキサを含むアナログ回路より発生する歪成分

は，従来方式と比較して減少する。これら複数に分波し周波数変換した結果を信号処

理によりデジタル信号として再生することで，再生後の信号は，従来方式と比較して

ダイナミックレンジが向上することとなる。  



3.2  周波数インタリーブ周波数変換器 39 
 

 
 

 

Fig. 3-2 Configuration of Frequency interleave Frequency Converter. 

3.2.3. ダイナミックレンジの改善  

本提案のアレイ化周波数変換器のシステム概要を Fig. 3-3 に示す。  

入力された広帯域 RF 信号  𝑋(𝜔) は，複数のバンドパス特性  𝐴𝑚(𝜔) （𝑚 = 1,2, ⋯ 𝑀 −
1, 𝑀）を持つ分波器により，𝑀  チャンネルの狭帯域 RF 信号  𝑍𝑚(𝜔) を分波される。分

波後，周波数変換回路（以下ミキサ）により狭帯域アナログ IF 信号  𝑈𝑚(𝜔)に変換され

る。  

ミキサには，広帯域 RF 信号電力号  𝑃  が分波数分削減（電力が等しく  𝑀  分割され

た場合は  1  𝑀⁄  ）された信号電力  𝑃   𝑀⁄  が入力されるため，ミキサにより発生する歪

み成分は，電力削減相当分だけ改善する。  

2 信号 3 次相互変調歪みと信号入力レベルで定まる１チャンネルあたりのインター

セプトポイントを  𝑃𝐼𝐼𝑃  3 [dBm]，回路の NF で定まる雑音レベルを  𝐹  [dBm]，最小信

号検出レベル  𝑆𝑁𝑅𝑚𝑖𝑛 [dB]を信号入力レベルと雑音レベルが等しくなるレベル 0 dB

とすれば，周波数変換器１チャンネルあたりのダイナミックレンジ  𝑆𝐹𝐷𝑅 [dB]は，式

( 3-1 )で表される [3-7],[3-8]。  

 
 ······················ ( 3-1 ) 
 

式 ( 3-1 )において，右辺第一項は，2 信号 3 次相互変調歪みと雑音レベルとが等し

𝑆𝐹𝐷𝑅 = 2 ⋅ 𝑃𝐼𝐼𝑃  3 + 𝐹3 − 𝐹  
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くなる信号入力レベルを示しており，以下最大信号入力レベルと定義する。  

𝑀  チャンネルの周波数変換器を用いた場合，等価的に入力できる最大信号入力レベ

ルは，1 チャンネルの周波数変換器を用いた場合の  𝑀  倍となるため，ダイナミック

レンジ𝑆𝐹𝐷𝑅′ [dB] は，式 ( 3-2 )として表される。  

 
 
 
 ····················· ( 3-2 ) 
 
 

即ち，周波数変換後，AD 変換されて得られる狭帯域デジタル IF 信号  𝑉𝑚(𝛺) を合

成して，目的とする広帯域デジタル IF 信号  𝑌𝑚(𝛺) を再生すれば，回路の歪み成分と

雑音成分で定まるダイナミックレンジが分波数相当改善することになる。  

𝑆𝐹𝐷𝑅′ = 2 ⋅ 𝑃𝐼𝐼𝑃  3 + 𝐹3 + 10 ⋅ log(𝑀) − 𝐹  

𝑆𝐹𝐷𝑅′ = 𝑆𝐹𝐷𝑅 + 10 ⋅ log(𝑀) 
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3.2.4. 信号再生原理  

3.2.4.1. 狭帯域デジタル IF 信号の再生  

分波器に入力される広帯域 RF 信号を Fig. 3-4 で示すような， 𝜔1,1 から  𝜔𝑀,2 まで

の周波数成分{ [ 𝜔𝑚,1,  𝜔𝑚,2 ]  (𝑚 = 1, 2, … , 𝑀) }を有する信号とし，分波器から AD 変換器

にいたる各部の周波数特性を  𝐴𝑚(𝜔)，𝐵𝑚(𝜔) として表す（Fig. 3-3 参照）。  

 

Fig. 3-4 Frequency component of an input RF signal. 

Fig. 3-5 は，𝑀  個の帯域に分割して得られた帯域  [ 𝜔𝑚,1,  𝜔𝑚,2 ]で定義される  𝑚 チャ

ンネル目の信号を  𝑋𝑚(𝜔) |𝜔𝑚,2
𝜔𝑚,1

  と記せば分波器からは，式 ( 3-3 )で示す信号が各ミキサ

に出力されることを示している。  

 
 ····················· ( 3-3 ) 
 

 

 

𝑍𝑚(𝜔) |𝜔𝑚,2𝜔𝑚,1  = 𝐴𝑚(𝜔) ⋅ 𝑋𝑚(𝜔) |𝜔𝑚,2𝜔𝑚,1 



3.2  周波数インタリーブ周波数変換器 43 
 

 
 

 

Fig. 3-5 Frequency component of an ideal mixer input signal. 

ミキサでは，各ミキサに加えられた角周波数  𝜔𝐿𝑚 のローカル信号により周波数変換

されるため，差の周波数成分  𝜔 − 𝜔𝐿𝑚 が出力されるように回路が構成されているとす

ると，各ミキサから，AD 変換器へ出力される狭帯域アナログ IF 信号  𝑋𝑚(𝜔) |𝜔𝑚,2
𝜔𝑚,1

 は，

式 ( 3-4 )のように表される。  

 
 
 
 
 
 ······················ ( 3-4 ) 
 
 
 

ここで，  𝐵𝑚(𝜔) はミキサ出力側周波数特性，  𝜙𝑚(𝑇1)  はタイミング𝑇1 で定まる各ロ

ーカル信号の位相を表している。  

次に AD 変換器により，サンプリングして得られる狭帯域デジタル IF 信号成分は，

デジタル周波数表記を  𝛺 とすると式 ( 3-4 )の  𝜔  を   𝛺  に置き換えたものとなる。  

𝑈𝑚(𝜔) |𝜔𝑚,2𝜔𝑚,1 

      𝑈𝑚 = 𝐵𝑚(𝜔) ⋅ 𝐴𝑚(𝜔 + 𝜔𝐿𝑚) 

      𝑈𝑚 = ⋅ 𝑋𝑚(𝜔 + 𝜔𝐿𝑚) |𝜔𝑚,2𝜔𝑚,1  ⋅ 𝑒−𝑗𝜙𝑚(𝑇1) 
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 ····················· ( 3-5 ) 
 
 

式 ( 3-5 )右辺の  𝐵𝑚(Ω) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) は，チャンネル  𝑚 におけるミキサの RF 側およ

び IF 側周波数特性を含めた各チャンネルの誤差特性を示している。AD 変換後各チャ

ンネルの必要通過域帯域  [ 𝛺𝑚,1,  𝛺𝑚,2 ] 内で誤差補正特性  {𝐵𝑚(𝛺) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚)}−1 の

特性を持つイコライザにより補正することで，式 ( 3-6 )に示すように誤差特性をキャ

ンセルすることができる。  

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 ····················· ( 3-6 ) 
 
 

以降，説明を簡単にするため，AD 変換器からは，イコライザにより補正された式

( 3-6 )の結果が出力されるものとする。Fig. 3-6 に AD 変換器から得られる狭帯域デ

ジタル IF 信号の周波数成分を示す。  

𝑌𝑚(𝛺) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 

      = 𝐵𝑚(𝛺) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) 

           ⋅ {𝐵𝑚(𝛺) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚)}−1 

           ⋅ 𝑋𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 ⋅ 𝑒−𝑗𝜙𝑚(𝑇1) 

      = 𝑋𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 ⋅ 𝑒−𝑗𝜙𝑚(𝑇1) 

𝑉𝑚(𝛺) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 

      𝑈𝑚 = 𝐵𝑚(Ω) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) 

      𝑈𝑚 = ⋅ 𝑋𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 ⋅ 𝑒−𝑗𝜙𝑚(𝑇1) 
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Fig. 3-6 Frequency component of a digital IF signal.  

3.2.4.2. 広帯域デジタル IF 信号の再生  

狭帯域デジタル IF 信号から，広帯域デジタル IF 信号を再生する方法を検討する。

イコライザにより補正された狭帯域デジタル IF 信号は，Fig. 3-6 に示すように，同一

の周波数領域に位置しているため，各狭帯域デジタル IF 信号の周波数関係を，周波

数変換前の状態に周波数シフトする必要がある。周波数シフト後の狭帯域デジタル IF

信号を  𝑌𝑚(𝛺) とすると，入力された信号は，元々一つの信号であることから，チャン

ネル  𝑚 と𝑚 + 1 の境界において，式 ( 3-7 )が成立すればよい。  

 
 ······················ ( 3-7 ) 
 

時刻  𝑡1 におけるチャンネル  𝑚 + 1 のデータに施す位相補正値  Φ𝑚+1 は式 ( 3-7 ) よ

り，  

  

arg{𝑌𝑚(𝛺𝑚,2)} = arg{𝑌𝑚+1(𝛺𝑚+1,1)} 
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 ····················· ( 3-8 ) 
 
 

となる。ここで， 𝛿 は，アナログローカル信号とデジタルローカル信号のタイミン

グずれ量，  𝜙𝑚(0)，𝜓𝑚(0) はチャンネル  𝑚 のローカル信号の初期位相を示している。  

ここで，各ローカル周波数の関係を次式のように定義すると，  

 
 ····················· ( 3-9 ) 
 

式 ( 3-8 ) は，次式のようになる。  

 
 ····················· ( 3-10 ) 
 

この位相補正値  Φ𝑚+1 を，時刻  𝑡2 において補正値として使用できる条件を考える。

式 ( 3-8 )と同様にして，チャンネル  𝑚 + 1 のデータに施す位相補正値  Φ′𝑚+1 は次式の

ように表せる。  

 
 ····················· ( 3-11 ) 
 

ここで，𝛿′ は，アナログローカル信号とデジタルローカル信号のタイミングずれ量

である。従って，時刻   𝑡1 に取得した位相補正値   Φ𝑚+1 が，時刻  𝑡2 において使用でき

る条件は，次式のようになる。  

 
 ····················· ( 3-12 ) 
 
 

  

Φ𝑚+1 = {𝜓𝑚(𝑡1 + 𝛿) − 𝜙𝑚(𝑡1)} 

Φ𝑚+1 = −{𝜓𝑚+1(𝑡1 + 𝛿) − 𝜙𝑚+1(𝑡1)} 

Φ𝑚+1 = 𝛺𝐿𝑚 ⋅ (𝑡1 + 𝛿) + 𝜓𝑚(0) − {𝜔𝐿𝑚 ⋅ (𝑡1) + 𝜙𝑚(0)} 

Φ𝑚+1 = −[𝛺𝐿𝑚+1 ⋅ (𝑡1 + 𝛿) − 𝜓𝑚+1(0) − {𝜔𝐿𝑚 ⋅ (𝑡1) + 𝜙𝑚(0)}] 

Δ𝜔𝐿𝑚 = 2𝜋 ⋅ Δ𝑓𝐿𝑚 = 𝜔𝐿𝑚+1 − 𝜔𝐿𝑚 = 𝛺𝐿𝑚+1 − 𝛺𝐿𝑚 

Φ𝑚+1 = Δ𝜔𝐿𝑚 ⋅ 𝛿 + 𝜓𝑚(0) − 𝜓𝑚+1(0) − 𝜙𝑚(0) + 𝜙𝑚+1(0) 

Φ′𝑚+1 = Δ𝜔𝐿𝑚 ⋅ 𝛿′ + 𝜓𝑚(0) − 𝜓𝑚+1(0) − 𝜙𝑚(0) + 𝜙𝑚+1(0) 

Δ𝜔𝐿𝑚 ⋅ (𝛿 − 𝛿′) = 𝑛 ⋅ 2𝜋 

（𝑛は任意の整数）  
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ここで，Δ𝑇 = 𝛿 − 𝛿′ とすると  

 
 ······················ ( 3-13 ) 
 
 
 

式 ( 3-13 )は，分波合成を行なう場合の，チャンネル  𝑚 と  𝑚 + 1 間の条件である。  

すなわち，ローカル信号周波数差を公約数とする同期信号に同期して，位相補正値

の取得を行ない，広帯域 RF 信号測定時にも，同期信号に同期して狭帯域デジタル IF 

信号に位相補正値を適用し，合成処理をすることで，広帯域デジタル IF 信号の再生

が可能となる。  

3.2.4.3. 広帯域デジタル IF 信号の再生条件  

狭帯域デジタル IF 信号から広帯域デジタル IF 信号を再生するためには，各信号の

周波数関係を周波数変換前の状態に戻すため，狭帯域デジタル IF 信号を周波数シフ

トして合成する必要がある。今，チャンネル  𝑚 の信号を，角周波数  𝛺𝐿  のデジタル

ローカル信号によりデジタルミキシングして，中心周波数  𝛺𝐼,𝐶  から  𝛺𝑚,𝐶  へ周波数

シフトすると，周波数シフト後のデジタル IF 信号  𝑌𝑚(𝛺) は，式 ( 3-14 )のように表さ

れる。  

 
 ······················ ( 3-14 ) 
 
 
 

ここで，  𝑚(𝑇2) は，タイミング  𝑇2 で定まる各デジタルローカル信号の位相を，  

𝜙𝑚(𝑇1) は，タイミング  𝑇1 で定まる各アナログローカル信号の位相を表している。  

式 ( 3-14 )より，周波数シフト後の狭帯域デジタル IF 信号は，タイミング  𝑇1 およ

びタイミング  𝑇2 で定まる位相回転が加わっており，この位相回転量は，システムの

起動タイミングにより変動する。したがって，この変動を受けないタイミングをとら

えて，広帯域デジタル IF 信号の再生処理を行う必要がある。  

 
Δ𝑇 = 𝑛 ⋅ １Δ𝑓𝐿𝑚

 

（𝑛は任意の整数）  

𝑌𝑚(𝛺) |𝛺𝑚,2𝛺𝑚,1 = 𝑋(𝛺 − 𝛺𝐿𝑚 + 𝜔𝐿𝑚) |𝜔𝑚,2𝜔𝑚,1
∙ 𝑒𝑗{ 𝑚(𝑇2)−𝜙𝑚(𝑇1)} 
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 計算機シミュレーション  

今回アレイ化周波数変換器の分波再合成アルゴリズムを確認するため，分波部の分

波数を 4 チャンネルとして構成した機能限定モデルにより，計算機シミュレーション

を実施した。  

3.3.1. 信号分波部  

信号分波部のシミュレーション緒元を Table 3-1 に示す。  

Table 3-1 Specification of the multiplexer used in the simulation. 

チャンネル  
中心周波数

[MHz] 

周波数帯域

[MHz] 

フィルタ形式  

特性  次数  

1 600 40 バタワース  12 

2 630 20 バタワース  12 

3 650 20 バタワース  12 

4 680 40 バタワース  12 

 

Table 3-1 に示すように信号分波部としては，各チャンネルの中心周波数を 600 

MHz，630 MHz，650 MHz，680MHz，周波数帯域を 40 MHz，20 MHz，20 MHz，

40 MHz，フィルタの特性がバタワースフィルタであるコンティギュアス・マルチプレ

クサを想定し，分波部のシミュレーションモデルを構成した。Fig. 3-7 にコンティギ

ュアス・マルチプレクサ方式の分波部の伝送特性を示す。コンティギュアス・マルチ

プレクサ方式の特徴である各チャンネルの 3dB 帯域が連続して存在している。  
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Fig. 3-7 Frequency characteristics of the multiplexer used in the 

simulation. . 
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分波部の各出力の伝送特性を Fig. 3-8 に示す。  

  

 Channel 1  Channel 2 

  

 Channel 3  Channel 4 

Fig. 3-8 Detail frequency characteristics of the multiplexer used in the 

simulation. 

各チャンネルの群遅延特性において，特性が一定ではなく，カットオフ周波数近辺

において遅延ｎが大きくなるバタワース特性を示していることがわかる。  

3.3.2. 被測定信号  

本シミュレーションにおいて，被測定信号として以下に示す QPSK 変調信号を使用

した。QPSK 変調信号を使用する主な理由は，再生した信号の振幅情報や，位相情報

が正しく再現されているかを判断するためで，それらが正しく再生されていれば，シ

ンボル点が収束するはずである。その確認には，コンスタレーション表示 [3-9]を用い

た。
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Table 3-2 に被測定信号の緒元を，Fig. 3-9 に被測定信号を示す。  

Table 3-2 Test signal configurations. 

中心周波数  630MHz 

変調方式  QPSK 

シンボルレート  50MHz 

ロールオフ  0.5 
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Fig. 3-9 Test signal. 

Fig. 3-9（b）に示すコンスタレーション表示は，横軸に同相成分（ In Phase）を，

縦軸に直交位相成分（Quadrature Phase）を，それぞれ I，Q として表示している。 

3.3.3. 分波器出力  

まず，本シミュレーションにおける，分波部の各出力スペクトルを Fig. 3-10 に示

す。変調された信号が，4 つの帯域に分波され出力されている。今回の信号分波部の

場合，一番狭帯域のチャンネル 2,3 の通過帯域幅が 20 MHz のため，元の信号電力に

対して約−4dB，その他のチャンネル 1,4 の場合には被測定信号の帯域との関係もあ

り，信号電力は元の信号電力に対して約−10dB 減少して出力されている。  
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Fig. 3-10 The spectrum of the output at multiplexer. 
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3.3.4. 信号再生結果  

Fig. 3-10 に示した分波後の信号を，IF 周波数に周波数変換し IF 周波数において再

生した結果を以下に示す。  
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Fig. 3-11 Simulation result without phase offset control. 

Fig. 3-11 は，ただ単純に分波後の各信号に対して合成処理した際の結果である。同

図（a）に示す周波数スペクトラム結果では，分波器の周波数の境界（50 MHz，70 MHz，

90 MHz）において，若干のレベルの変動が見られる。これは，分波器の周波数特性も

補正されておらず，さらに周波数変換に使用している各ローカル信号の位相も補正さ

れていないために発生している。  
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Fig. 3-12  Simulation result with phase offset control. 

Fig. 3-12 は，周波数変換に使用しているローカル信号の位相のみを補正した結果

である。同図（b）に示すコンスタレーション表示において，分波器の特性が補正され

ていないため，シンボル点がまだ 1 点に収束しきれていない状態である。  
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Fig. 3-13  Simulation result with phase offset control and 

equalization of multiplexer characteristics. 

Fig. 3-13 は，今回提案している手法により，分波器の特性を補正し，さらに同期処

理によりローカル信号の位相差を補正した際の結果である。コンスタレーション表示

においても，シンボル点が 1 点に収束し，もとの信号が再生されている。このように，

分波器の特性，各周波数変換部のローカル信号の位相差をそれぞれ正しく補正するこ

とで，もとの入力信号を正しく再生できることがわかる。   
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 原理検証装置による検証  

これまで説明したアレイ化周波数変換器の理論を用いた実験装置を試作し，アレイ

化周波数変換器の動作を検証する。  

3.4.1. 実験装置概要  

Fig. 3-14 に試作した実験装置の写真を示す。本装置は，分波モジュールと 3 つの周

波数変換モジュールから構成され，周波数変換モジュールは，同一のミキサ，および

16 bit，200 Msps の AD 変換器から構成されている。各チャンネルのバンドパスフィ

ルタ  𝐴𝑚(𝜔) の特性を Table 3-3 に示す。  

 

Fig. 3-14 Photo of the experiment system. 
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Table 3-3 Test device configurations. 

channel parameter value 

1 

Center frequency 890 MHz 

Bandwidth 20 MHz 

Mixing local frequency 840 MHz 

2 

Center frequency 910 MHz 

Bandwidth 20 MHz 

Mixing local frequency 860 MHz 

3 

Center frequency 940 MHz 

Bandwidth 40 MHz 

Mixing local frequency 890 MHz 

 

3.4.2. マルチトーン信号による確認  

本実験装置の振幅情報および位相情報の再生動作を確認するため，ベクトル信号発

生器（MS2690A-020）から，Table 3-4 に示すマルチトーン信号を発生させ，分波合

成処理後の再生動作を確認する。  

Table 3-4 Test signal configurations. 

parameter value 

Center frequency 910 MHz 

Modulation Multi-tone signal 

Signal Bandwidth 60 MHz 

Frequency spacing 1 MHz 

 

Fig. 3-15 は，各 AD 変換器により取得したデータを，それぞれデジタルミキシン

グ処理を行ない FFT 処理した結果を表示したものである。図中（a）は振幅特性，（b）

は位相特性を示しており，各特性中の実線，点線，破線はそれぞれのチャンネル（CH1，

CH2，CH3）の特性をそれぞれ示している。3.2.4.1 項中  式 ( 3-5 )で示したミキサの
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RF 側および IF 側周波数特性を含めた各チャンネルの誤差特性  𝐵𝑚(𝛺) ⋅ 𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) 

を補正していないため，特に（b）  に示す位相特性が，各チャンネルのデータともに

大きく乱れている。  
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 Amplitude characteristics. 

 

 Phase characteristics. 

Fig. 3-15 Frequency characteristics without equalizer. 
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Fig. 3-16 は，各 AD 変換器により取得したデータを，3.2.4.1 項中  式 ( 3-5 )で示し

たミキサの RF 側および IF 側周波数特性を含めた各チャンネルの誤差特性  𝐵𝑚(𝛺) ⋅
𝐴𝑚(𝛺 + 𝛺𝐿𝑚) を補正するイコライザにより処理した結果を FFT 解析したものである。

Fig. 3-15 と同様に（a）は振幅特性，（b）は位相特性を示しており，各特性中の実線，

点線，破線はそれぞれのチャンネルの特性を示している。（a）の振幅特性では，合成

時に振幅特性がフラットになるように各チャンネルのデータが補正されている。また

Fig. 3-15 では大きく乱れていた位相特性が，イコライザにより補正され位相がリニ

アに推移している。ただし，各チャンネルの境界周波数（30 MHz，50 MHz）におけ

る各チャンネルの位相は，補正されていないために，位相差が生じたままである。
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 Amplitude characteristics. 

 

 Phase characteristics. 

Fig. 3-16 Frequency characteristics with equalizer. 
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Fig. 3-17 は，Fig. 3-16 に示したイコライザ処理後の各チャンネルデータ（CH1～

CH3）を，各チャンネル間の位相差を補正せずに合成して，デジタル IF 信号として

再生した結果を示している。図中（a）は振幅特性，（b）は位相特性を示しており，特

性（a）中の実線は合成時の特性を，特性（b）中の実線，点線，破線はそれぞれのチ

ャンネル（CH1，CH2，CH3）の特性を示している。（b）の位相特性より明らかなよ

うに，各チャンネル間の位相差が補正されていないため，（a）に示す再生したデジタ

ル IF 信号の振幅特性は，各チャンネルの境界周波数（30 MHz，50 MHz）において

ディップが生じた結果となっている。この振幅特性の乱れは，各チャンネル間の位相

差によって変化するため，解析タイミング毎に毎回異なった結果となる。  
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 Amplitude characteristics. 

 

 Phase characteristics. 

Fig. 3-17 Frequency characteristics without phase offset between each 

channels. 
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Fig. 3-18 は，Fig. 3-16 に示したイコライザ処理後の各チャンネルデータに対して，

各チャンネル間の位相差を補正後に合成し，デジタル IF 信号を再生した結果である。

Fig. 3-17 同様（a）は振幅特性，（b）は位相特性を示しており，特性（a）中の実線は

合成時の特性を，特性（b）中の実線，点線，破線はそれぞれのチャンネルの特性を示

している。各チャンネル間の位相差を補正することで，（a）に示す振幅特性が，各チ

ャンネルの境界周波数において大きなディップが生じることなく，0.5dB の誤差内で

フラットに補正されている。  
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 Amplitude characteristics. 

 

 Phase characteristics. 

Fig. 3-18 Frequency characteristics with phase offset between each 

channels. 
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3.4.3. 変調信号による確認  

各チャンネルの特性（振幅特性，位相特性）が，イコライズ処理によりそれぞれ補

正され，合成処理において，各チャンネル間の位相オフセットを補正することで，精

度良くデジタル IF 信号が再生されることを確認した。本節では，EVM 解析によりそ

の効果を確認する。  

ベクトル信号発生器（MS2690A-020）から，Table 3-5 に示したテスト信号を発生

させ，装置により分波合成後の再生信号に対して復調処理を行い EVM 解析を行なっ

た。  

Table 3-5 Test signal configurations. 

parameter value 

Center frequency 910 MHz 

Modulation QPSK 

Symbol Rate 40 MSymbol/s 

Roll Off Factor 0.5 

 

Fig. 3-19，Fig. 3-20 に実験結果を示す。それぞれ（a）は周波数スペクトラム，（b）

はコンスタレーションを示している。Fig. 3-19 からわかるように，各チャンネルの間

の位相差が補正されていない場合には，再生時の周波数スペクトラムには，波形に大

きな振幅の落ち込みがみられ，このような場合には正しく信号を解析できない。  

Fig. 3-20 は，各チャンネルの間の位相差まで補正され，時間情報が精度良く再生さ

れているため，解析結果であるコンスタレーション波形がシンボルの存在を明らかに

していることが分かる。この時の EVM 解析結果は，約 1.1 %であった。参考として，

市販測定器により測定した EVM 値は，約 2.0 %であり，このことからも測定器とし

て十分な精度で広帯域信号が再生されていることがわかる。  
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 Frequency spectrum. 

 

 Frequency spectrum. 

Fig. 3-19 Experimental result without phase offset between each 

channels.   
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 Frequency spectrum. 

 

 Frequency spectrum. 

Fig. 3-20 Experimental result with phase offset between each channels.  
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Fig. 3-21 は，複数あるチャンネル間の位相差を，理想値 0 から実験的に変化させ，

EVM 値の変化を観測したものである。EVM 値を誤差 10 %で観測する場合には，位相

補正値を±0.01 rad の範囲で制御する必要があることを示している。  

 

Fig. 3-21 Effectiveness of phase offset between each channels. 
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3.4.4. ダイナミックレンジの確認  

分波することにより，1 つのミキサで処理する場合に比べ，個々のミキサには分波

数  𝑚 分だけ大きな信号電力を入力することが可能となる。したがって，ダイナミック

レンジは10 ⋅ log (𝑀) dB 改善することとなる。本項では，実際の変調信号を用いて，実

験によりダイナミックレンジの確認を行う。実験は，分波せずに 1 チャンネルのミキ

サ回路により処理する場合と，アレイ化周波数変換器により，分波後の信号を複数の

ミキサ回路により処理する場合について，それぞれの条件で取得した信号を比較し，

ダイナミックレンジの改善度を確認する。  

まず，単一のミキサ回路により処理する場合，およびアレイ化周波数変換器の場合

それぞれにおいて，各ミキサの入力レベルが等しくなるように，信号レベルを調整す

る。これにより，各ミキサにより生じる混変調歪みのレベルが同一になるように調整

される。この時，アレイ化周波数変換器に入力される信号レベルは，単一のミキサ回

路に入力できる入力レベルの  𝑀  倍となる。  

広帯域 IF 信号として変調帯域 60 MHz の OFDM 変調信号を用い，OFDM 変調信

号の近傍に重畳した微小信号レベルのスプリアス信号を，それぞれの条件において観

測し，分波合成適用時の効果を確認する。  

Fig. 3-22 は，テスト信号を観測した際の結果である。図中，点線は単一のミキサに

より解析を行なった際の観測波形であり，実線はアレイ化周波数変換器による観測波

形である。観測される OFDM 変調信号の電力レベルはどちらも等しいから，観測され

る OFDM 変調信号レベルをグラフ上で一致するよう，測定系を校正しなおし，スプリ

アス重畳した周波数 85 MHz 付近を拡大してみると，単一ミキサにて観測した波形に

比べ，アレイ化周波数変換器にて観測した波形のノイズレベルが 5～8 dB 低くなって

おり，ダイナミックレンジが改善していることが確認できる。以上のことから考えて

も，アレイ化周波数変換器の有効性が確認できる。  
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Fig. 3-22 Experimental result with phase offset between each channels. 

 あとがき  

アレイ化周波数変換器の基本原理である分波合成アルゴリズムの基本原理を，数式

により説明した。さらに，振幅特性，群遅延特性の異なる分波器により分波された

QPSK 変調信号に対して，分波合成アルゴリズムを適用することで，IF 周波数におい

て元の信号に再生されることを，シミュレーションにより示した。  

本アルゴリズムにより，分波数（𝑀  ）だけ被測定信号電力を低下させることが可能

となり，1 つの周波数変換器において処理する信号電力を低下させることが可能とな

る 。 従 っ て 周 波 数 変 換 器 に お い て 発 生 す る 2 信 号 3 次 歪 （ Third-order inter 

modulation:IM3）の発生を抑えることが可能となる。  

分波数を𝑀，変調波の帯域幅を𝐵𝑊 ，変調波の送信電力を  𝑃0 とし，分波後の変調波

帯域幅 B が次式のようになるよう分波したと仮定すると，   
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 ······················ ( 3-15 ) 
 
 

分波後の電力  𝑃  は，𝑃0 / 𝑀  となるため，分波後の信号電力は，𝐿 [dB]減少する。  

 
 ······················ ( 3-16 ) 
 
 

従って，分波合成アルゴリズムを適用しない場合に比べて，2 信号 3 次歪成分は，

2𝐿 [dB]減少するため，ダイナミックレンジは，𝐿 [dB]改善することになり，見かけ上，

IP3 が𝐿 [dB]高いミキサの動作と等価な歪レベルとなる。  

以上，分波合成アルゴリズムは，測定ダイナミックレンジの向上に有効な手段であ

ることを示した。  

さらに，原理検証装置による評価を実施し，QPSK 変調波の EVM 測定，およびス

プリアスを含む OFDM 変調信号の高ダイナミックレンジ測定を実施，得られた測定

結果から，本手法が，広帯域信号を解析するにあたり有効な手法であることを実証し

た。本手法を用いることにより，ダイナミックレンジを維持したまま解析周波数帯域

を拡大させることが可能となり，スペクトラム解析装置に適用することで，装置の広

帯域化・高ダイナミックレンジ化が可能であることを示した。   

𝐵 = 𝐵𝑊𝑀  

𝐿 = 10 ∙ log ( 1𝑀) 
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第  4 章 高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置  

 まえがき  

第 3 章では，アレイ化周波数変換器の基本原理を計算機シミュレーションおよび，

原理確認装置による評価を通じて，広帯域変調波の高ダイナミックレンジ測定が可能

となることを示した。本章では，分波数，分波方式を見直した高ダイナミックレンジ

スペクトラム解析装置（以下本装置）を構築し，既存スペクトラムアナライザとの比

較実験を実施した。比較実験を通じて本装置が既存の掃引式スペクトラムアナライザ

と同等のダイナミックレンジを有し，時間連続な周波数解析を行うことのできること

を実証し，本方式が高ダイナミックレンジスペクトラム解析に有効な方式であること

を示す。  

 システム構成  

Fig. 4-1 に本装置の機能ブロック図を示す。  

 

Fig. 4-1 Function block diagram of High dynamic range spectrum 

measurement system. 
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本装置は，信号分波部，周波数変換部，AD 変換部，基準信号発生部，クロック発生

部，ローカル信号発生部，広帯域信号再生部，制御部から構成される。  

信号分波部に入力された RF 信号は，6 つの帯域に分波され周波数変換部へ出力さ

れる。周波数変換部に入力された信号は，各々周波数変換された後，AD 変換部の AD

変換器によりデジタル信号に変換され，広帯域信号再生部にて信号再生される。①周

波数変換部間の干渉低減，②広帯域信号再生部の信号処理リソースの低減，③帯域変

更への拡張性（周波数変更の容易性）を考慮し，周波数変換部，AD 変換部，広帯域信

号再生部は，チャンネル毎に分割されたモジュール（以下，周波数変換モジュール）

構成となっている。モジュール化により必要となる複数のローカル信号，同期用タイ

ミング信号は，基準信号生成部・クロック生成部において生成，供給される。  

Fig. 4-2 に，高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置の外観を示す。  

 

Fig. 4-2 High dynamic range spectrum measurement system. 
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4.2.1. 周波数変換モジュール  

Fig. 4-3 に周波数変換モジュールの機能ブロック図を，Table 4-1 に高ダイナミック

レンジスペクトラム解析装置を構成する周波数変換モジュールの測定帯域を示す。  

本モジュールは，信号分配部，周波数変換部，ローカル信号発生部，AD 変換部，広

帯域信号再生部を備え，信号分波部から出力される 6 帯域のうち１帯域を測定するモ

ジュールとして動作する。  

Table 4-1 Configuration of the frequency conversion modules. 

周波数変換モジュール (#) RF 信号入力周波数範囲  ローカル信号周波数  

1 798 MHz～832 MHz 935 MHz 

2 832 MHz～866 MHz 969 MHz 

3 866 MHz～900 MHz 1003MHz 

4 900 MHz～934 MHz 1037 MHz 

5 934 MHz～968 MHz 1071 MHz 

6 968 MHz～1002 MHz 1105 MHz 

 

  

     

Fig. 4-3  Functional block diagram of the frequency conversion 

module. 
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周波数変換モジュール内の信号分配部は，ダイナミックレンジの改善のため，分波

器からの RF 信号を，本モジュール内でさらに 4 分配する。4 分配された信号は 4 系

統の周波数変換器と AD 変換器によりサンプリングし，FPGA 部において信号処理さ

れ，1 つのデジタル IF 信号に再合成される。このような構成により，信号分波部で分

波されない狭帯域な信号の場合でも，ダイナミックレンジの向上が期待できる。  

Fig. 4-4 に周波数変換モジュールの外観を示す。  

 

  

       

Fig. 4-4  Appearance of the frequency conversion module. 
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4.2.1.1. 測定ダイナミックレンジ  

本条では，周波数変換モジュールの測定ダイナミックレンジの算出をする。  

Fig. 4-5 に，周波数変換モジュールの 2 信号 3 次歪測定結果を示す。同図は周波数

変換モジュールの RF 入力部（RF IN）に中心周波数 820.5 MHz，離調周波数 1 MHz，

信号レベル−2 dBm の 2-tone 信号を入力し，2 信号 3 次歪みを測定した際の結果を示

している。測定の結果より，2 信号 3 次歪みはおよそ−90 dBm であり ,周波数変換モ

ジュールの RF 入力部（RF IN）で換算した 2 信号 3 次歪みインターセプトポイント

（ IIP3）は約+43 dBm であることが分かる。  

Fig. 4-6 に，周波数変換モジュールのノイズレベルの測定結果を示す。同図は，RF

入力部（RF IN）を終端し，各 AD 変換器で測定した個別のノイズレベルと，合成後

のノイズレベルを算出表示した結果を示している。個別のノイズに相関がないため，

合成後のノイズレベルは，合成前のレベルに対し 6 dB しか増加していない。  

Fig. 4-7 に，RF 入力部（RF IN）から CW 信号入力時の測定結果を示す。Fig. 4-6

に示した終端時の測定結果と異なり，CW 信号の場合には，合成後の信号レベルは，

個別の信号レベルに対し，12 dB 増加していることが確認できる。以上のことから，

本モジュールで採用した，4 分配後再合成することでノイズ性能（SNR）を約 6 dB 改

善することが可能となる。  

最後に，本モジュールのダイナミックレンジチャートを Fig. 4-8 に示す。同図は，

Fig. 4-5 に示した IIP と，Fig. 4-6 に示したノイズレベルより算出した結果である。

本モジュールのダイナミックレンジはおよそ 90 dB であることが確認できる。また，

4 分配後再合成することにより得られた改善は約 4 dB である。  
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Fig. 4-5 IM3 mesurement result. f1=820 MHz f2 =821 MHz. 

 

 

Fig. 4-6 Measurement result. RF port is terminated. 
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Fig. 4-7 Measurement result. CW: 817.5 MHz, −10 dBm. 

 

 

Fig. 4-8 Dynamic rage chart of the frequency conversion module. 
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4.2.2. 信号再生動作  

広帯域信号再生処理にあたっては，Fig. 4-9 に示すように DATA IN，DATA OUT に

よってカスケードに接続し動作する。本構成により，信号処理に必要となる FPGACell

数が大きく低減し，装置全体に必要となる信号処理リソースの低減に貢献している。

カスケード接続された各周波数変換モジュールは，各々自モジュールの再生データと

前段の周波数変換モジュールが再生したデータとを合成して，次段へ送信する。これ

により最終的に本装置の全測定帯域の信号再生を実現する。各周波数変換モジュール

間は専用の高速データバスで接続され，最大 15.3 Gbps でのデータ伝送が可能で，ホ

ストへのデータ伝送部分以外を除き，リアルタイム処理が可能な構成となっている。  

 

Fig. 4-9 Signal regeneration flow of wideband signal processing units. 
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 スプリアス観測実験  

本節では，占有周波数帯域幅 40 MHz の OFDM 変調波と，その変調波の極近傍（85 

MHz 離れた周波数）に重畳されたスプリアス信号を被測定信号として，従来方式スペ

クトラムアナライザとの比較測定実験を実施し，高ダイナミックレンジスペクトラム

解析装置のもつダイナミックレンジについて検証を実施する。  

4.3.1. 被測定信号  

実験に使用した被測定信号について述べる。被測定信号として，8 本のキャリアで

構成されたマルチキャリア信号と，占有周波数帯域幅 40 MHz の OFDM 変調信号の

2 種類を使用して，スプリアス観測実験を行った。それぞれの信号は，アンリツ製任

意波形生成ツール（ IQProducer™）により作成したベースバンド信号を，スペクトラ

ムアナライザ（MS2691A）の持つ任意波形発生機能より信号発生させたものを使用し

た。  

Table 4-2， Table 4-3 に使用した被測定の信号諸元を示す。またそれぞれのテスト

信号の信号レベル（   ）は，0 dBm とした。  

 

Table 4-2 Configuration of the test signal. 

パラメータ  値  

信号電力   0 dBm 

キャリア周波数   900 MHz 

キャリア数  8 

キャリア間隔  5 MHz 
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Table 4-3 Configuration of the OFDM signal. 

パラメータ  値  

信号電力   0 dBm 

キャリア周波数   900 MHz 

キャリア周波数間隔  35.625 kHz 

FFT ポイント  256 

キャリア数  114 

ガード長  32 

サブキャリア変調方式  64QAM 

シンボルマッピング  Gray Code 

データ  PN14 

出力フィルタ  Raised cosine Filter 

ロールオフ率  0.35 

 

Fig. 4-10 に被測定信号の生成ブロックを示す。  

 

Fig. 4-10 Block diagram of the Test signal generation. 

任意波形発生機能より出力した信号のノイズレベルは，スプリアス信号の電力

（   ）−80 dBm/MHz よりも大きい。したがって本実験においては，電力増幅器

によるレベル調整後，バンドパスフィルタによりノイズを減衰させ，さらに可変ノッ

チフィルタにより周波数 875 MHz 近辺の混変調歪みを減衰させている。被測定信号

は，この信号に周波数 985 MHz のスプリアス信号を重畳させることで生成している。

（Fig. 4-11）。この被測定信号によって，解析後の周波数 875 MHz 付近のレベルを観

測することにより，測定系において発生する混変調歪を確認する。  
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Fig. 4-11 Spectrum of the test signal.（OFDM: 0 dBm Spurious: −80 

dBm）  

4.3.2. 高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置による観測結果  

4.3.1 項にて述べた被測定信号を使用し，高ダイナミックレンジスペクトラム解析

装置の評価を行う。Fig. 4-12 に高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置による，

マルチキャリア信号および OFDM 変調信号とそれぞれに重畳させた電力比−80 dB の

スプリアス信号の周波数解析結果を示す。本結果は，解析帯域幅 100 MHz，分解能帯

域幅 1 MHz にて解析した際の結果である。同図は 0 dBm の信号レベル入力時の解析

結果であるが，図中水色点線部分を見ると明らかなように，このエリアに発生する混

変調歪みは発生していない。また図中赤色点線に示した箇所に，スプリアス信号が正

しく観測されており，変調信号の極近傍に生じる電力比−80 dB のスプリアスが検出

可能であることが確認できる。  
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 Multicarrier test signal 

  

 OFDM test signal 

Fig. 4-12 Measured Spectrum by High dynamic range spectrum 

measurement system. 
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次に既存の掃引型スペクトラムアナライザとの比較評価実験を行った。実験では，

既存型のスペクトラムアナライザとして，Table 4-4 に示した 3 機種を選択し Fig. 

4-10 の実験にて使用した信号と同様の信号を使用した。  

 

Table 4-4 Commercial spectrum analyzers used in comparison. 

型番  製造会社  

MS2691A アンリツ株式会社  

N9030A Rohde & Schwarz. 

FSQ8 Agilent Technologies. 

（現）Keysight Technologies. 

 

Fig. 4-13～Fig. 4-15 にマルチキャリア信号使用時におけるスプリアス信号解析結

果を示す。図中（a）～（ c）はそれぞれ装置の入力 ATT の設定値を変更しながら実験

を行った際の結果である。この際，それぞれの機種において，ATT の設定ステップが

異なるため，それぞれの装置において設定可能な最小ステップを用いて実験を行った。

図中（a）～（ c）の設定のうち，歪がノイズフロア以下になる最大の ATT 設定値にお

ける結果を，それぞれの最適 ATT 設定値とし，その時の周波数解析結果をそれぞれ比

較した。  

Fig. 4-16 にマルチキャリア信号とその極近傍に生じる電力比−80 dB のスプリアス

信号の観測結果を示す。同結果より，何れの機種においても，OFDM 変調信号とその

極近傍に生じる電力比−80 dB のスプリアス信号が歪の発生無しに検出可能であるこ

とが確認できる。  

また，Fig. 4-17 には，占有周波数帯域幅 40 MHz の OFDM 変調波とその近傍に生

じる電力比−80 dB のスプリアス信号の観測結果を示す。それぞれのスペクトラムア

ナライザにおける ATT 設定値は，Fig. 4-13～Fig. 4-15 にマルチキャリア信号使用時

に決定した最適 ATT 設定値を使用している。ノイズフロアの大小に違いはあるが，何

れの機種においても，OFDM 変調信号とその極近傍に生じる電力比−80 dB のスプリ

アス信号が歪の発生無しに検出可能であることが確認できる。  
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以上の結果より，高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置のダイナミックレン

ジは，既存の掃引型スペクトラムアナライザと同等以上の性能をもっていることが確

認できる。さらに既存掃引式スペクトラムアナライザと同等以上のダイナミックレン

ジにて，同時周波数分析が可能であることがわかる。  
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 ATT 14 dB 

 

 ATT 16 dB 

 
 ATT 18 dB 

Fig. 4-13  Measured multicarrier spectrum using MS2691A. 
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 ATT 16 dB 

 

 ATT 18 dB 

 
 ATT 20 dB 

Fig. 4-14  Measured multicarrier spectrum using N9030A. 
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 ATT 10 dB 

 
 ATT 15 dB 

 

 ATT 20 dB 

Fig. 4-15 Measured multicarrier spectrum using FSQ8. 
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 High dynamic range spectrum 

measurement system 
 MS2691A Swept spectrum 

analyzer 

  

 N9030A Swept spectrum 
analyzer 

 FSQ8 Swept spectrum analyzer 

Fig. 4-16 Comparison of measured multicarrier spectrum. Detector mode 

is Log Average. 
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 High dynamic range spectrum 

measurement system 
 MS2691A Swept Spectrum 

Analyzer 

  

 N9030A Swept Spectrum 
Analyzer 

 FSQ8 Swept Spectrum 
Analyzer 

Fig. 4-17 Comparison of measured OFDM spectrum. Detector mode is 

Log Average. 
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 バーストスプリアス観測実験  

本節では，占有周波数帯域幅 40 MHz の OFDM 変調波と，その変調波の極近傍（70 

MHz 離れた周波数）に重畳されたバースト OFDM 変調信号を被測定信号として，従

来方式スペクトラムアナライザとの比較測定結果について示す。  

4.4.1. 被測定信号  

実験に使用した被測定信号について述べる。被測定信号として，占有周波数帯幅 40 

MHz の OFDM 変調信号と，占有周波数帯域幅 20 MHz のバースト長の異なる 2 種類

のバースト OFDM 変調信号を使用して，スプリアス観測実験を行った。それぞれの信

号は，アンリツ製任意波形生成ツール（ IQProducer™）により作成したベースバンド

信号を，スペクトラムアナライザ（MS2691A）の持つ任意波形発生機能および，任意

波形発生器により信号発生させそれぞれを混合器により合成させて使用した。Table 

4-5～Table 4-7 に使用した被測定の信号諸元を示す。  

Table 4-5Configuration of OFDM mail signal. Occupied bandwidth is 

40MHz. 

パラメータ  値  

信号電力   −80 dBm 

キャリア周波数  900 MHz 

キャリア周波数間隔  35.625 kHz 

FFT ポイント  256 

キャリア数  114 

ガード長  32 

サブキャリア変調方式  64QAM 

シンボルマッピング  Gray Code 

データ  PN14 

出力フィルタ  Raised cosine Filter 

ロールオフ率  0.35 

オーバーサンプリング数  2 
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Table 4-6 Configuration of OFDM (A) signal. Occupied bandwidth is 

20MHz, Burst length is long. 

パラメータ  値  

信号電力   −80 dBm 

キャリア周波数  970 MHz 

キャリア周波数間隔  16.5625 kHz 

FFT ポイント  64 

キャリア数  52 

ガード長  －  

サブキャリア変調方式  64QAM 

シンボルマッピング  Gray Code 

データ  PN10 

ON 時間  172 μs 

OFF 時間  144 μs 

出力フィルタ  Raised cosine Filter 

ロールオフ率  0.35 

オーバーサンプリング数  2 

 

Table 4-7 Configuration of OFDM (B) signal. Occupied bandwidth is 

20MHz, Burst length is short. 

パラメータ  値  

信号電力   −80 dBm 

キャリア周波数  970 MHz 

キャリア周波数間隔  16.5625 kHz 

FFT ポイント  64 

キャリア数  52 

ガード長  －  

サブキャリア変調方式  64QAM 

シンボルマッピング  Gray Code 

データ  PN10 

ON 時間  16 μs 
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OFF 時間  300 μs 

出力フィルタ  Raised cosine Filter 

ロールオフ率  0.35 

オーバーサンプリング数  2 

 

任意波形発生機能より生成し，出力した信号は，任意波形発生機能の持つノイズの

影響を，バンドパスフィルタにより減衰させることで，測定系のノイズフロアが観測

できるようにしている。バンドパスフィルタ後の信号と，任意波形発生器からの信号

を結合器により合成させることにより，観測信号を生成している。Fig. 4-18 に実験に

使用した被測定信号の生成ブロックを示す。なお 2 つの OFDM 信号の周波数間隔は，

Fig. 4-19 に示す，チャンネル配置をもとに，各変調波の中心周波数間隔を 70 MHz に

選択し実験を行った。  

 

Fig. 4-18 Block diagram of the Test signal generation. 

 

Fig. 4-19 Frequency mapping of IEEE 802.11a,n. 
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4.4.2. 掃引型スペクトラムアナライザによる観測結果  

本項では，既存の高性能掃引型スペクトラムアナライザを 3 機種選択し比較評価実

験を行った。Table 4-8 に今回選択したスペクトラムアナライザ 3 機種を示す。  

Table 4-8 Commercial spectrum analyzers used in comparison. 

型番  製造会社  

MS2691A アンリツ株式会社  

N9030A Rohde & Schwarz. 

FSQ8 Agilent Technologies. 

 

本実験における各機種の設定は，解析帯域幅 200 MHz，分解能帯域幅およびビデオ

帯域幅を 1 MHz として各機種共通に設定し，掃引速度は自動で設定される値とした。

また ATT の設定は各機種ともスプリアス観測実験で使用した設定値を今回の実験で

も使用した。  

選択機種による測定結果を Fig. 4-20～Fig. 4-22 に示す。各図（a）および（b）は

OFDM 信号 A を用いた結果，各図（ c）および（d）は OFDM 信号 B を用いた結果で

ある。各図（a）,（ c）は，それぞれ時間的に変化するスペクトル波形を観測するため，

検波器をピーク検波方式に設定し測定したスペクトルである。また各図（b）,（d）は，

マックスホールド機能を用いて，最高到達パワーレベルを観測した結果である。  

いずれの機種においてもピーク検波方式による測定では，スペクトル分析時の掃引

時間の設定によって各図（a） ,（ c）に示すような断続的なスペクトルとなっており，

本来のスペクトルとはまったく異なった測定結果となってしまう。特に各図（ c）では，

バースト信号の ON 時間が周期の 5%程度と短いために各図（a）よりもその結果が顕

著に現れている。  

また，各図（b）,（d）では，各図（a）,（ c）のような測定をさけるため，マックス

ホールド機能を使用し測定した結果であるが，この方式では，いずれの機種において

も時間的に変化する信号の最大パワーを観測することは出来ないことがわかる。  
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 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

Fig. 4-20 Measured spectrum using MS2691A. (a),(b) OFDM main 

signal and OFDM(A) signal. (c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) 

signal. 
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 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

  
 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

Fig. 4-21 Measured spectrum using N9030A. (a),(b) OFDM main signal 

and OFDM(A) signal. (c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) signal. 
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 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

  
 Detector mode is Positive peak  Detector mode is Maxhold 

Fig. 4-22 Measured spectrum using FSQ8. (a),(b) OFDM main signal 

and OFDM(A) signal. (c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) signal. 

4.4.3. FFT 方式スペクトラムアナライザによる観測結果  

本項では，近年の高性能掃引型スペクトラムアナライザに搭載されている FFT 方

式の解析機能を用いて先ほどと同様の信号の観測を行った。Table 4-8 に示した 3 機

種のうち FSQ8 を除く 2 機種についての観測結果を示す。  

選択機種 MS2691A による測定結果を Fig. 4-23，N9030A による測定結果を Fig. 

4-24 に示す。各図（a）および（b）は OFDM 信号 A を用いた結果，各図（ c）および

（d）は OFDM 信号 B を用いた結果である。各図（a）,（ c）は，それぞれ時間的に変

化するスペクトル波形を観測するため，瞬時波形を，マックスホールド機能を用いて

測定したスペクトル波形，また各図（b）,（d）は，瞬時電力をパワーアベレージ機能
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により測定したスペクトル波形である。  

MS2691A による観測結果は，最大解析帯域幅が 125 MHz に制限されているため，

960 MHz～980 MHz に生じるバースト OFDM 信号の振る舞いを観測することすら

出来ない。また，N9030A による観測結果は，最大解析帯域幅が 140 MHz と若干解

析帯域幅が広いため，バースト OFDM 信号の存在を観測することができるが，970 

MHz～980 MHz に生じているバースト OFDM 信号の振る舞いを観測することはで

きない。  

 

  
 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

  
 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

Fig. 4-23 Measured spectrum using MS2691A. (a),(b) OFDM main 

signal and OFDM(A) signal. (c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) 

signal. 
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 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

  
 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

Fig. 4-24 Measured spectrum using N9030A. (a),(b) OFDM main signal 

and OFDM(A) signal. (c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) signal. 
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4.4.4. 高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置による観測結果  

本項では，高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置を用いた観測結果について

示す。被測定信号として，先ほどと同様の信号を使用した際の測定結果を Fig. 4-25 に

示す。  

前項と同様に，同図（a）および（b）は OFDM 信号 A を用いた結果，同図（ c）お

よび（d）は OFDM 信号 B を用いた結果である。それぞれ時間的に変化するスペクト

ル波形を観測するため，瞬時波形を，マックスホールド機能を用いて測定したスペク

トル，また各図（b）,（d）は，瞬時電力をパワーアベレージ機能により測定したスペ

クトル波形である。  

本装置の最大解析帯域幅は 200 MHz と前項にて使用した機種よりも 50 MHz 以上

も広いために，960 MHz～980 MHz に生じているバースト OFDM 信号の全体を観測

することができる。  

また，掃引型スペクトラムアナライザと同程度以上のダイナミックレンジを有して

いるため，掃引型スペクトラムアナライザと同様にバースト OFDM 信号の測定が，

FFT 型方式のいずれの機種よりもより鮮明に観測する事が出来る。  

さらに，500μs の連続した瞬時スペクトルを，スペクトログラム表示を用いて表示

した結果を Fig. 4-26 に示す。瞬時スペクトルを連続的に観測することで，バースト

OFDM 信号の周期や，バースト ON 時間の違いが観測可能であることがわかる。  
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 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

 Detector mode is Maxhold  Detector mode is Average 

Fig. 4-25 Measured spectrum using High dynamic range spectrum 

measurement system.(a),(b) OFDM main signal and OFDM(A) signal. 

(c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) signal. 
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 spectrogram  3-D spectrum 

  

 spectrogram  3-D spectrum 

Fig. 4-26 Measured spectrum using High dynamic range spectrum 

measurement system.(a),(b) OFDM main signal and OFDM(A) signal. 

(c)(d) OFDM main signal and OFDM(B) signal. 

 あとがき  

周波数インタリーブ方式周波数変換器の分波後の信号をさらに信号分配し，分配後

の信号をそれぞれ周波数変換する方式を新たに提案し，提案方式を用いた高ダイナミ

ックレンジスペクトラム解析装置を構築し検証を行った。重畳されたスプリアス信号

の観測実験を実施し，周波数分解能（RBW）が 1 MHz の同時周波数分析において，

既存 FFT 方式スペクトラム解析装置と比較し，50 MHz 以上広帯域で，かつ 10 dB 以

上高いダイナミックレンジで測定が行えることを実証した。さらに，構築した装置に

よるスプリアス測定を行い，掃引式スペクトラムアナライザと同等の性能で，FFT 方
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式スペクトラム解析装置が実現できることを確認した。  
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第  5 章 100 GHz 超基本波ミキシングによる高ダイナミ

ックレンジ測定  

 まえがき  

近年，利用され始めている 60 GHz～70 GHz 帯の無線システムの 2 次高調波評価や

100 GHz 超の周波数帯における無線信号の評価については，高感度，高精度測定技術

が確立されていない。この周波数帯で無線信号のスペクトラム解析を行なう場合，ス

ペクトラムアナライザの外部に高調波ミキサを接続し測定を行なうことが一般的であ

る [5-1]～ [5-3]が，この場合以下のような問題が発生する。  

1) 高調波ミキサ内部で LO 信号の高調波と入力信号をミキシングするため，

出力には本来必要とする周波数成分以外に，不要な周波数成分（マルチ

プルレスポンス [5-3]）が出力され，本来の信号成分を観測することが難

しくなる。  

2) 高調波ミキサ内部で発生する LO 信号のパワーは高調波次数の上昇と共

に低下するため，ミキサの変換効率が悪化する。従って，大きな高調波

次数を必要とする 100 GHz を超える周波数を観測する場合，ダイナミ

ックレンジが大幅に悪化する。  

私は，従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，マルチプルレスポンスが少なく，

かつダイナミックレンジが大きい測定を実現できる 140 GHz 基本波ミキシング実験

装置の開発を行なった。さらに，本装置の性能を確認するため，ミリ波パワーアンプ

の 3 次相互変調歪み（ IM3）の評価を実施し，従来の高調波ミキサを使用した測定に

比べ，20 dB 以上ダイナミックレンジの広い測定が実現できることを確認した。  
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 基本波ミキシング評価実験  

開発した 140 GHz 基本波ミキシング実験装置は，RF 周波数 110 GHz～140 GHz

の周波数帯域を 108 GHz～128 GHz と 122 GHz～140 GHz の 2 つの周波数バンドに

分割して観測する装置構成となっている。本装置は，これらの周波数帯域を 2 つの基

本波ミキサにより 4 GHz～24 GHz と 6 GHz～24 GHz の IF 周波数にそれぞれ変換

し，変換後の IF 信号を合成して観測することで，110 GHz～140 GHz のスペクトラ

ム解析を実現している。  

Fig. 5-1 に 140 GHz 基本波ミキシング実験装置のブロック図を示す。RF 信号源

（RF Signal Source）は，相互変調歪測定を行えるよう 2 系統の信号生成部より構成

されており，生成された 2 つの信号を magic-T により合成し出力する。LO 信号源（LO 

Signal Source）は，104 GHz または 116 GHz の LO 信号を生成する。また，RF 信号

源および LO 信号源から生成される信号は，それぞれ信号源内部の可変減衰器（VATT）

にて，最適な信号レベルに調整された後出力される。ミキサ部（Mixer）は，解析する

周波数バンドに対応したミキサから構成されている。それぞれのミキサは，LO 入力

と RF 入力にアイソレータが接続されている。ミキサにより周波数変換され出力され

た IF 信号は，スペクトラムアナライザ（Spectrum Analyzer）に入力されスペクトラ

ム解析される。ミキサ入力部の方向性結合器（Directional Coupler）と，方向性結合

器のカプラ出力に接続されたミリ波帯パワーメータ（Millimeter-wave Power Meter），

およびマイクロ波帯パワーメータ（Micro-wave Power Meter）は以降説明する実験装

置のレベル補正に使用した。  

 

Fig. 5-1 Block diagram of 140 GHz Fundamental Mixing Test System. 

(a) RF Signal
Source Mixers

Spectrum 
Analyzer

(MS2830A)

(b) LO Signal
Source

f1,f2

fL

Directional 
Coupler

Millimeter-wave 
Power Meter
(DPM-8-T)

Reference Plane

Pm Pµ

Microwave 
Power Meter

(E4413A)
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5.2.1. 評価装置のレベル補正  

本装置のミキサにより周波数変換された RF 信号をスペクトラムアナライザで観測

するためには，基本波ミキサ入力部のアイソレータからスペクトラムアナライザまで

の周波数変換損失を算出し，レベル補正データを得ることが必要である。そこで，一

般的にパワーメータの校正時に用いられる取替え同時比較校正法 [5-6],[5-7]の考えを

基礎に，周波数変換損失の算出を試みた。本手法において周波数変換損失は，方向性

結合器に接続されたミリ波帯パワーメータの測定値  𝑃𝑚 と，ミキサ出力に接続される

マイクロ波帯パワーメータの測定値  𝑃  より算出することが可能である。  

Fig. 5-2 は，周波数変換損失算出時の測定ブロックをシグナルフローグラフで表し

たものである。尚，本図では，方向性結合器の S パラメータを  𝑆𝐶  ，アイソレータを

含むミキサ部の S パラメータを  𝑆𝑀，マイクロ波帯パワーメータの入力反射係数を  Γ𝜇 ，

ミリ波帯パワーメータの入力反射係数を  Γ𝑚 と表記した。同図から，ミキサ部に入力

される信号レベル𝑏2と，ミリ波パワーメータ入力端の信号レベル  𝑏3 の関係は式 ( 5-1 )

のように表すことができる。  

 

Fig. 5-2 Signal-flow Graph.  
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 ····················· ( 5-1 ) 

 

ただし，  

 
 
 
 
 
 
 
 
 

同様に，ミキサ部に入力される信号レベル  𝑏2 と，マイクロ波パワーメータ入力端

の信号レベル  𝑏4 の関係は式 ( 5-2 )のように表すことができる。  
 
 ····················· ( 5-2 ) 
 
 

したがって，周波数変換損失（𝐶. 𝐿.）は次式から算出することができる。  

 
 ····················· ( 5-3 ) 
 
 

式 ( 5-3 )中の右辺 3 項，4 項は，パワーメータを含む測定系の不整合による誤差を

示している。ミキサ入力部に設けたアイソレータの特性より，ミキサ部の伝送特性を

SM12 ≅ 0，SM11 ≅ 0 と考えると式 ( 5-3 )中の  Γ𝐴 は，Γ𝐴 ≅ 0と近似できる。Table 5-1 に

式 ( 5-3 )中の各反射係数および S パラメータ値を示す。Table 5-1 に示す値は，それぞ

れ測定帯域内での最悪値を示している。これらの値から算出すると，周波数変換損失

測定時の測定系の不整合による影響は，±0.5 dB 以内と推定できる。したがって，今

回の実験では，測定系の不整合による誤差を無視できるものとし，𝐶. 𝐿.を算出するこ

ととした。  

さらに高い精度の補正値を必要とする場合には，測定系の不整合による影響を追加

する必要がある。   

𝑏4𝑏2 = 𝑆𝑀211 − 𝑆𝑀22 ⋅ Γ𝜇 

𝐶. 𝐿. = |𝑆𝐶21𝑆𝐶31|2 ⋅ |𝑏3𝑏4|2 ⋅ |1 − Γ𝑚 ⋅ Γ𝑔𝑒3|2
|1 − Γ𝐴 ⋅ Γ𝑔𝑒2|2 ⋅ 1

|1 − 𝑆𝑀22 ⋅ Γ𝜇|2 

𝑏2𝑏3 = 𝑆𝐶21𝑆𝐶31 ⋅ 1 − Γ𝑚 ⋅ Γ𝑔𝑒31 − Γ𝐴 ⋅ Γ𝑔𝑒2 

 

Γ𝐴 = {Γ𝜇 ⋅ ( 𝑆𝑀21 ⋅ 𝑆𝑀121 − 𝑆𝑀22 ⋅ Γ𝜇) + 𝑆𝑀11} 

Γ𝑔𝑒2 = {𝑆𝐶22 − 𝑆𝐶21 ⋅ 𝑆𝐶32𝑆𝐶31 } 

Γ𝑔𝑒3 = {𝑆𝐶33 − 𝑆𝐶31 ⋅ 𝑆𝐶23𝑆𝐶21 } 
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Table 5-1 S-Parameter and Reflection Coefficient of Measurement 

System. 

parameter value 

Γ𝜇 0.11 

Γ𝑚 0.14 

Γ𝑔𝑒2 0.03 

Γ𝑔𝑒3 0.04 

𝑆𝑀22 0.50 

 

Fig. 5-3 に，140 GHz 基本波ミキシング実験装置に使用した 2 つの基本波ミキサの

周波数変換損失の測定結果を示す。同図は，LO 周波数の異なる 2 つの基本波ミキサ

の周波数変換損失の測定結果を示している。それぞれ LO 周波数は，104 GHz，116 

GHz である。周波数変換損失特性は，測定系の不整合による影響を考慮しても，ミキ

サの周波数変換損失が 10 dB 以下であることが確認できる。また，LO 周波数の異な

るミキサを使用しているため，121 GHz～127 GHz において，約 1 dB 程度の差も確

認できた。  

 

Fig. 5-3 Conversion Loss Measurement Result. 
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 ミリ波増幅器のひずみ測定  

本装置によるスペクトラム解析の有用性を確認するために，140 GHz 基本波ミキシ

ング実験装置を用いて，市販のミリ波増幅器（HPA）の 3 次相互変調歪み（ IM3）測

定を実施した。  

5.3.1. 測定系  

測定は，Fig. 5-1 に示した測定基準面（Reference Plane）に，評価対象の HPA を

接続し行った。なお測定系において発生する歪みを抑えるため，HPA の出力には，

VATT を接続し，HPA と VATT のトータルゲインが，0 dB 程度となるように設定し

た。スペクトラムアナライザは，ミキサの入力レベルがスペクトラムアナライザの表

示値となるように，ミキサの変換損失を含めレベルを補正している。Fig. 5-4 に 140 

GHz 基本波ミキシング実験装置を示す。  

 

Fig. 5-4 140 GHz Fundamental Mixing Test System. 

5.3.2. 評価結果  

本装置のダイナミックレンジ性能を確認するため，高調波ミキサを使用した場合と，

本装置を使用した場合の比較実験を実施した。使用した高調波ミキサは W-Band（75 

GHz～110 GHz）に対応したミキサのため，周波数をそれぞれ導波管帯域上限付近の，

𝑓1＝108.9 GHz，𝑓2＝109.1 GHz の 2-tone 信号を使用し HPA の IM3 特性を測定する

ことにした。  
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 Measurement Result using Harmonic mixer  

 

 Measurement Result using 140GHz measurement system. 

Fig. 5-5 IM3 measurement result. 𝑓1=108.9 GHz 𝑓2=109.1 GHz RBW 3 

kHz, Span 2 GHz 
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Fig. 5-5 に比較測定結果を示す。同図（a）は，高調波ミキサを使用した場合，同図

（b）は，本装置を使用した場合の測定結果である。IM3 評価においては，測定系のノ

イズフロアを極力下げることが必要となることから，分解能帯域幅（RBW）を 3 kHz

に設定した測定を行っている。この測定では，周波数解析帯域 2 GHz の測定 1 回に，

およそ 10 分を要した。  

高調波ミキサを使用した測定では，ミキサ単体の変換損失が 40 dB 以上と大きいた

め，スペクトラムアナライザ上で観測されるノイズフロアは，約−70 dBm となってい

る。したがって，入力信号電力が−15 dBm 以下になると，発生している相互変調歪み

がノイズフロア以下に埋もれてしまい観測することができないことがわかる。また，

図中破線で示すように，109.9 GHz 付近には，高調波ミキサ特有のマルチプルレスポ

ンスも観測されている。マルチプルレスポンスは基本波ミキサでは発生せず，またそ

の周波数は，入力信号の周波数と LO 周波数の関係により変化する [5-7]ため，それら

の周波数が近接する場合には，測定をさらに難しくすることも予想される。  

一方，本装置を使用した測定では，スペクトラムアナライザ上で観測されるノイズ

フロアは，約−90 dBm であり，マルチプルレスポンスも観測されていない。また，入

力信号電力−20 dBm 時に発生している−83 dBm の相互変調歪みも確認が可能である

ことがわかる。  

掃引スペクトラムアナライザにおいて，周波数スパン  𝑓𝑠𝑝𝑎𝑛 と掃引時間  𝑇𝑠𝑤𝑒𝑒𝑝 の関

係は次式で与えられる [5-9]。  

 

 ····················· ( 5-4 ) 

 

 

上式において，𝑘 は分解能帯域幅を決めているフィルタの特性による係数であり，

典型的なフィルタであるガウシアンフィルタの場合には  𝑘 = 2 となる。  

式 ( 5-4 )は，周波数スパンを変えずに高調波ミキサ使用時と同程度の測定結果を得

たい場合には，RBW を 2 桁大きく設定できることを示している。  

以上のことから本装置は，高調波ミキサを使用した場合と比較し，20 dB 以上ダイ

ナミックレンジの広い測定が可能であるといえる。つまり，測定時間を約 10 分から

𝑇𝑠𝑤𝑒𝑒𝑝 = 𝑘 ⋅ 𝑓𝑠𝑝𝑎𝑛RBW2 

      𝑘 = 1,2 or 3 
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1/10000 の 60 ミリ秒に短縮できることを示しており，本装置により 100 GHz を超え

る信号について，より高いダイナミックレンジでのスペクトラム解析や，より高速な

スプリアス信号の解析が本装置では実現可能となる。  

 

  



114 第 5 章  100 GHz 超基本波ミキシングによる高ダイナミックレンジ測定 
 

 

 

 

Fig. 5-6 IM3 measurement result. 𝑓1=122.9 GHz 𝑓2=123.1 GHz, RBW 

3 kHz, Span 2 GHz 

 

Fig. 5-7 IM3 measurement result. 𝑓1=138.9 GHz 𝑓2=139.1 GHz, RBW 

3 kHz, Span 2 GHz 
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Fig. 5-6 は，𝑓1＝122.9 GHz，𝑓2＝123.1 GHz における HPA の IM3 測定結果，Fig. 

5-7 は，本装置のほぼ測定上限である，𝑓1＝138.9 GHz，𝑓2＝139.1 GHz における HPA

の IM3 測定結果を示している。Fig. 5-7 の結果では，HPA の周波数特性による基本

波のレベルの低下が見られるが，140 GHz 近傍周波数での IM3 特性の測定結果も確

認が可能であることがわかる。以上より本装置が 110 GHz～140 GHz の信号解析に利

用可能であることが分かる。  

 あとがき  

従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，マルチプルレスポンスが少なく，かつ

ダイナミックレンジが大きい測定を実現できる 140 GHz 基本波ミキシング実験装置

の開発を行った。本装置による 140 GHz 帯ミリ波パワーアンプの IM3 評価を実施し，

従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，20 dB 以上ダイナミックレンジの広い測

定が実施できることを実証した。本装置による観測結果は，基本波ミキシングを用い

ることで，高調波ミキサ使用時に発生するマルチプルレスポンスが少なく，高ダイナ

ミックレンジの測定が行えることを示しており，100 GHz を超える周波数帯のスペク

トラム解析において，基本波ミキシングがスペクトラム解析装置の高ダイナミックレ

ンジ化に有効な手法であることを確認した。  
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第  6 章 100 GHz 超プリセレクタ搭載スペクトラムアナ

ライザ  

 まえがき  

現在，周波数資源が枯渇し限られた周波数資源からミリ波・テラヘルツ波領域を利

用する研究開発が活発化しつつある。例えば，60 GHz を超えるアプリケーションで

は，家庭・オフィス内のワイヤレスブロードバンド化を実現する IEEE802.11ad，安

全・安心な運転をサポートする 77 GHz / 79 GHz 帯ミリ波レーダ，モバイルバックホ

ウル用途での 80 GHz 帯の利用等があげられる。また，120 GHz 帯では，高精細非圧

縮無線伝送を目的とした Field Pickup Unit（FPU）がすでに北京オリンピックで試

用された。  

Radio Regulation（RR）では，2 次高調波までのスプリアス評価が義務付けられて

いる。そのため，IEEE802.11ad など 60 GHz を使用したシステムでは 120 GHz 帯ま

でのスペクトラム測定が必要となる。また，100 GHz 超の周波数帯を使用したアプリ

ケーションにおいては，占有周波数帯幅など基本波成分のスペクトラム観測も必要と

なるが，これら測定に必要な測定環境は，マイクロ波帯の測定環境と比較しまだ整っ

ていない。  

100 GHz を超える周波数におけるスペクトラム測定では，マイクロ波帯で使用され

るイメージ除去のためのプリセレクタを内蔵したスペクトラムアナライザはまだ実現

されておらず，測定の際には，Block Down Converter もしくは外部ミキサを接続し，

測定を行なうことが一般的である [6-1][6-2]。この場合，本来の入力信号成分にはない

イメージ信号と測定対象信号の分離が困難であったり，特にハーモニックミキサ使用

時には，発生するマルチプルレスポンスと測定対象信号の分離が困難となったりする。

このようなことから，未知の信号を観測することが要求されるスペクトラムアナライ

ザとしては，機能が不十分である。  

そこで，このような測定における課題を解決するために基本波ミキサとプリセレク

タを組み合わせた新しいミリ波スペクトラムアナライザを開発した。開発したスペク

トラムアナライザを用い性能評価を実施し，本スペクトラムアナライザの有効性を実



118 第 6 章  100 GHz 超プリセレクタ搭載スペクトラムアナライザ 
 

 

証したので報告する。  

 140 GHz ミリ波スペクトラムアナライザ  

本装置は，110 GHz~140 GHz の帯域の信号を対象としたスペクトラムアナライザ

である。  

Fig. 6-1 に本装置の外観を，Fig. 6-2 に本装置のブロック図を示す。本装置は，WR-

08 の導波管入力を持つ検出部（Head），市販スペクトラムアナライザ（Spectrum 

Analyzer），光ローカル信号源（Optical LO Signal Generator）から構成される。検

出部は，同調可能なプリセレクタ（Pre–selector）と基本波ミキサ（Mixer），光ロー

カル信号を電気信号に変換する UTC–PD（Uni–Traveling–Carrier Photodiode）[6-3]

から構成され，ダウンコンバータとして動作する。ダウンコンバート方式の場合，ミ

キサでは，出力の IF 信号  𝑓𝐼𝐹  に，ミキサの LO 周波数  𝑓𝐿𝑂 とミキサに入力される RF

周波数  𝑓𝑅𝐹  とで定まる複数のミキシング成分が生成され [6-4]。そのため，RF 入力に

複数の周波数成分が存在するとき発生する望まないミキシング成分の発生を抑えるた

め，スペクトラムアナライザはプリセレクタを内蔵している。しかし 100 GHz を超え

る周波数帯では，通常マイクロ波帯で使用される YTF（YIG Tuned Filter）のような

チューナブルフィルタがまだ存在しない。  

そこで本スペクトラムアナライザでは，導波管内に構成したファブリペロー共振器

を機械的にチューニングする方式のフィルタ [6-5]を，プリセレクタとして採用するこ

とで，世界で初めてプリセレクタを搭載したスペクトラムアナライザを実現した。  
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Fig. 6-1 140GHz mm-wave spectrum analyzer. 

 

 

Fig. 6-2 Block diagram of 140 GHz mm-wave spectrum analyzer. 

6.2.1. プリセレクタ  

今回スペクトラムアナライザに搭載したプリセレクタは，共振器長 L を制御するこ

とにより，同調周波数  𝑓𝑇𝑈𝑁𝐸  を可変することができるミリ波チューナブルフィルタで

ある。  

Fig. 6-3 にプリセレクタの外観と原理図を示す。Fig. 6-3 に示すように，主に導波

管からなるフィルタと導波管内の共振器を駆動するアクチュエータから構成されてい

る。アクチュエータは，導波管内に構成されたファブリペロー共振器を構成するハー

フミラー対の一方を駆動し共振器長 L を制御する。  
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Fig. 6-4 に本プリセレクタの伝送特性の一例を示す。Fig. 6-4（a） ,（b）はそれぞ

れ，共振器長 L を 1.30 mm に調整した際の伝送特性 S21 を示している。Fig. 6-4 よ

り約 124.9 GHz において周波数選択性を持つ特性を示していることが確認でき，Fig. 

6-4（a）より，3 dB 帯域幅 BW3dB は約 400 MHz，Fig. 6-4（b）より，中心周波数か

ら 5 GHz 離れた周波数における減衰量は約 30 dB であることが確認できる。  

Fig. 6-5 にプリセレクタの周波数特性を示す。Fig. 6-5 は，同調周波数  𝑓𝑇𝑈𝑁𝐸  を可

変した際の伝送特性 S21 の最大値をプロットした結果である。本プリセレクタには組

立の誤差により特定の周波数で挿入損失が増加する課題があり Fig. 6-5（a）に示すよ

うに 127 GHz に 2 dB 程度の落ち込みがあるが，それを考慮してもプリセレクタによ

るノイズ性能の劣化は 6 dB 以下である。  
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  Appearance 

 

 Figure of the principle 

Fig. 6-3 mm-wave pre-selector 
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 In narrowband 

 

 In wideband 

Fig. 6-4 Measured frequency responses of mm-Wave pre-selector (L 

=1.30 mm). 
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 The maximum value of S21 

 

 The variance of set frequency. 

Fig. 6-5 Frequency Characteristics of mm-Wave Pre-selector as a 

Function of Tuned Frequency 110 GHz to 140 GHz. 
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6.2.2. 光ローカル信号  

今回の装置では，LO 信号に光 LO 信号を採用した。光 LO 信号の生成には，コヒー

レント干渉を用いたミリ波信号発生方式 [6-7][6-8]を採用している。  

簡単に，コヒーレント干渉によるミリ波信号発生方式について説明する。  

6.2.2.1. コヒーレント干渉によるミリ波信号発生方式  

光を用いたミリ波発生の手法としては，周波数間隔が所望のミリ波と同じ周波数に

なるような 2 つの周波数成分を持った光波（光 2-tone 信号：𝑓1, 𝑓2,）を，光検出器に

入力することで差周波信号Δ𝑓𝑚のミリ波信号を得ることができる。この光 2-tone 信号

の生成にはいくつかの手法があり，最もシンプルな方法は Fig. 6-6 に示す 2 つの光源

（LD1,LD2）をカプラで合成する方法である。  

 

Fig. 6-6 Principle of millimeter-wave signal generation by using 

Optical interference. 

しかし，この方式は，波長が光源ごとに独立して変化するため差周波も変化し基準

信号としては問題がある。そこで，この問題に対応するために Mach-Zehnder 型

LiNbO3 変調器（以下 LN 変調器）を用いて光 2-tone 信号を生成する。この方式によ

り，1 つの光源を分岐して使用しているため波長が変化しても差周波は一定となる。  

Fig. 6-7 に LN 変調器による 2 逓倍ミリ波発生原理を示す。LN 変調器において光

の干渉技術を利用し，キャリア成分を抑圧した光両側波帯変調を行い信号を生成する

ことで，元の RF 信号（  𝑓𝑚 ）の 2 倍の周波数間隔（  2𝑓𝑚 ）の光 2-tone 信号を生成

することができる。この光 2-tone 信号を光検出器に入力し電気信号に変換することで

周波数  2𝑓𝑚 のミリ波信号が発生する。しかし，単一の LN 変調器だと DC 成分の消光
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比が 30 dB 程度のため，両側波帯と抑圧されたキャリア成分との比が，変換損失など

の影響で 10 数 dB と低くなってしまい，検波時に不要なビート成分が混入し，正確な

周波数測定を行うには問題がある。そこで，LN 変調器が入れ子になった高消光比 LN

変調器を採用することで，不要成分がより抑圧された光 2-tone 信号を発生させる。  

 

Fig. 6-7 Principle of millimeter-wave signal generation. 

この方式の利点は，不要な高調波が従来の電気式と比較して少ないこと，逓倍した

信号を光ファイバで伝送しミリ波に変換するため信号の取り回しが従来の導波管によ

るものと比較して容易であることがあげられる。  
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Fig. 6-8 Block diagram of optical local signal generator.  

 

 

Fig. 6-9 Plots of Sub–harmonic Distortion versus Output Frequency 

 

Fig. 6-8 にコヒーレント干渉を用いた光ローカル信号源のブロック図を示す。光ロ

ーカル信号源は，信号発生器が発生した信号周波数  𝑓𝑚 の 4 倍の差周波（Difference 

Frequency）を持つ光 2–tone 信号を生成する [6-8]。検出部では，UTC–PD で差周波

に対応した電気 LO 信号に変換し使用する。本方式により，容易に高い周波数のミリ
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波信号を生成することが可能となった。  

Fig. 6-9 にコヒーレント干渉ミリ波信号発生，Passive 型電気式 4 逓倍器，Active

型電気式 4 逓倍器による低調波歪レベルの最大値の比較結果を示す。電気式逓倍器を

用いた方式では，最大で−3 dBc 程度の低調波を発生するが，コヒーレント干渉による

ミリ波発生方式では，−60 dBc 程度の低調波しか発生しない。一般的なフィルタの減

衰量を 40 dB 程度と仮定すると，本ペクトラムアナライザで使用している周波数

（𝑓𝐿𝑂=106.4 GHz）においてコヒーレント干渉ミリ波発生方式は，電気式逓倍方式と

比較しスプリアス除去のためのフィルタ 1 段分以上，純度の高い信号を得ることがで

きる。フィルタの損失等も考慮すると，プリセレクタを内蔵した検出部の小型化・低

消費電力化に大きく貢献している。  

6.2.3. 同期制御原理  

通常，プリセレクタを内蔵した掃引式のスペクトラムアナライザは，ミキサの LO

周波数とプリセレクタを同調制御する方式が使われている [6-4]。  

100 GHz を超える周波数において，LO 周波数を掃引する方法は，LO 信号の生成方

法や，フィルタの構成が複雑になる。そこで本装置では，ダウンコンバータにイメー

ジ信号の発生を抑えるプリセレクタを組み合わる方式を選択した。プリセレクタの同

調周波数と，市販スペクトラムアナライザの解析中心周波数を同調させて， 110 

GHz~140 GHz の範囲を分割して掃引する。分割掃引する際の周波数間隔は，今回採

用したプリセレクタの設定再現性より 0.1 GHz としている [6-10]。  

 評価結果  

本スペクトラムアナライザの性能評価，および搭載したプリセレクタの性能評価を

行なうにあたり，測定表示値を情報通信研究機構（NICT）の国家計量標準器により校

正されたパワーメータにトレースするため，キャリブレーション [6-11]を実施し，そ

の後，以下の項目の評価を実施した。  

6.3.1. レベル測定誤差  

Fig. 6-10 にキャリブレーション後の絶対レベル測定結果を示す。Fig. 6-10 は，入
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力レベル−20 dBm 入力時のレベル測定誤差を示した結果である。レベル測定誤差の平

均値  μ ，および標準偏差  σ を求めるとそれぞれ，−0.073 dBm と 0.113 dBm であっ

た。平均値がマイナス方向の値を示している要因としては，プリセレクタの設定再現

性が考えられる。Fig. 6-10 よりキャリブレーションにより本スペクトラムアナライザ

による国家計量標準器にトレースされた絶対レベル測定が可能となった。  

 

 

Fig. 6-10 Plots of Absolute Amplitude Error for Input Frequency. 

 

6.3.2. 相互変調 3 次インターセプトポイント（TOI）測定  

TOI（Third-Order Intercept point）はスペクトラムアナライザの歪み性能を示す

指標のひとつとして用いられる [6-11]。通常 TOI は 2–tone 信号入力時の 3 次相互変

調歪み（Third-order Intermodulation distortion:IMD3）成分を測定することにより

測定するが，プリセレクタを搭載する装置の場合，プリセレクタの通過帯域と，離調

周波数との関係により歪み性能が異なることが予想される。その為，離調周波数を，

プリセレクタの 3 dB 帯域約 400 MHz（Fig. 6-4）に対し十分に狭い離調周波数 10 

MHz と，広い離調周波数 500 MHz の 2 種類にて，プリセレクタの効果と本装置の歪
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み性能の評価を実施した。Fig. 6-11 に TOI の測定結果を示す。  

 

Fig. 6-11 は離調周波数 10 MHz と 500 MHz におけるそれぞれの TOI 特性を示し

ている。離調周波数によらず全周波数範囲において+15 dBm を超える性能が得られ

た。さらに，離調周波数 500 MHz における TOI が 10 MHz における TOI に対し 10 

dB 程度高い値を示した。この離調周波数による TOI の変化はプリセレクタの効果と

考えられる。この効果を確認するため，検出部からプリセレクタを取外した後，再度

キャリブレーションを実施し，再度 TOI 測定を行なった。Fig. 6-12 にプリセレクタ

未搭載時の TOI 特性を示す。  

 

 

Fig. 6-11 TOI Frequency Characteristics for Difference Frequency of 

Two-tones with Pre–selector. 
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Fig. 6-12 よりプリセレクタ未搭載時の TOI 特性は，全周波数範囲において+10 dBm

～+15 dBm の値を示し，離調周波数による TOI の変化は見られなかった。Fig. 6-11，

Fig. 6-12 の結果より，離調周波数が 500 MHz の TOI 特性の改善は，プリセレクタに

よるものであること考えられる。これは，離調周波数がプリセレクタの 3 dB 帯域に

対し十分に狭い場合，2–tone 信号はプリセレクタの有無によらず同時にプリセレクタ

を通過してしまうためである。次にプリセレクタ搭載時の，離調周波数に対する TOI

の改善効果について，2-tone 信号の中心周波数𝑓𝐶=115 GHz において測定を実施し，

検討を行なった。Fig. 6-13 にプリセレクタ搭載時の離調周波数に対する TOI 特性を

示す。  

 

 

Fig. 6-12 TOI Frequency Characteristics for Difference Frequency of 

Two-tones without Pre–selector. 
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Fig. 6-13 は，2–tone 信号の各レベル PL,PU を−11 dBm に設定し，離調周波数を 10 

kHz~2.0 GHz まで変えながら TOI を測定した結果である。Fig. 6-13 より離調周波数

100 MHz から TOI の改善がみられ，500 MHz までは離調周波数に応じて改善効果が

確認された。また離調周波数 500 MHz から 2 GHz までは改善効果が一定値に漸近す

る特性が確認された。これは TOI を測定する際，測定対象の歪みレベルがノイズレベ

ルに近いレベルとなり，正しく歪みレベルを測定できなかったためと考えられる。し

かしながらこの影響を考慮しても，今回搭載しているプリセレクタにより 20 dB 以上

の TOI 改善効果が得られることがわかる。  

6.3.3. 平均表示雑音レベル（DANL）測定  

DANL はスペクトラムアナライザのノイズ性能を示す指標のひとつとして用いられ

る [6-12]。通常 DANL は入力終端時のフロア雑音性能とほぼ等しい値を示すが，対数

電力値の平均値として測定されるため，フロア雑音性能に対し約−2.5 dB 低い値を示

す [6-13]。Fig. 6-14 に DANL の測定結果を示す。  

 

  

Fig. 6-13  Plots of TOI versus Difference Frequency of Two-tones. 
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DANL は 110 GHz~140 GHz の周波数範囲において−145 dBm/Hz 以下，全周波数

範囲において−140 dBm/Hz 以下の結果が得られた。また，120 GHz を境に周波数に

比例して悪化する結果が得られた。これらは，ミキサの変換損失特性とミキサ出力後

の IF 回路における変換損失特性が起因していると考えられる。  

 

6.3.4. 測定ダイナミックレンジ  

スペクトラムアナライザにプリセレクタを搭載した場合，搭載しない場合と比較し

TOI は改善するが，DANL はプリセレクタの挿入損失分だけ悪化する。そのため，ス

ペクトラムアナライザの性能は，TOI，DANL から算出した測定ダイナミックレンジ

チャートを用い，実現可能なダイナミックレンジで確認する [6-12]。  

Fig. 6-13 に算出した測定ダイナミックレンジチャートを示す。Fig. 6-13 は検出部

入力を基準とし，測定周波数 f = 115 GHz，分解能帯域幅 RBW=1 MHz の条件におい

て算出した結果である。Fig. 6-13 より，プリセレクタにより IMD3 が 20 dB 程度改

善した結果，測定ダイナミックレンジは約 70 dB から約 85 dB に改善したことが確認

 

Fig. 6-14 Plots of DANL versus Input Frequency. 

110 120 130 140
-160

-155

-150

-145

-140

-135

-130

-125

-120

Frequency [GHz]

D
AN

L 
[d

Bm
/H

z]



6.3  評価結果 133 
 

 

できる。これはプリセレクタ未搭載の装置の DANL に換算すると約 20 dB に相当す

る。このことから，プリセレクタの挿入損失（6 dB）を考慮しても，プリセレクタが

ダイナミックレンジ改善に貢献していることが確認できる。  

 

Fig. 6-15 Simulated Dynamic Range Chart. 

6.3.5. CW 信号によるスプリアス測定  

本装置に測定帯域（110 GHz~140 GHz）内の CW 信号を入力し，その際に観測され

たスプリアスレスポンスのレベルを測定することで，本装置の有効性を確認した。  

Fig. 6-16 に CW 信号によるスプリアス測定系ブロック図を示す。信号発生器（SG）

からの信号周波数を，逓倍器（Multiplier）により 8 逓倍し，周波数逓倍した信号を

バンドパスフィルタ（BPF），可変減衰器（VATT）を介して本装置に入力する。実験

におけるヘッド入力端の入力レベル Pin を，可変減衰器で−10 dBm になるよう調整

し，その時のスペクトラムを測定，そのスペクトラム解析結果から，入力レベルに対

するスプリアスレベルを測定する。なお，被測定信号源のスプリアスレベルを抑圧す

るため，測定周波数に応じてバンドパスフィルタを取り替えながら測定を実施した。

Fig. 6-17 に入力周波数 fin におけるスプリアスレベルの測定結果を示す。  
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Fig. 6-17（a）内の実線はプリセレクタが有る場合，破線はプリセレクタが無い場合

のスプリアスレベルを示している。Fig. 6-17（b）,（ c）は，入力周波数 fin が 115 GHz

時のスペクトラム解析結果を示している。Fig. 6-17（b）に示すようにプリセレクタが

無い場合には，ローカル信号と入力信号による相互変調歪の周波数成分が観測されて

いる。しかし Fig. 6-17（ c）に示すプリセレクタが有る場合には，それら歪成分は観

 

Fig. 6-16 Measurement Setup for Continuous Wave Signal. 

 

Fig. 6-17 Effect of Pre-selector on Spurious Measurement.  (b), (c) are 

CW Spectrum Results. Resolution Bandwidth = 1 MHz, Detection = 

Positive Peak. 
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測されない。このように，プリセレクタが無い場合，入力信号には本来存在しない信

号成分が観測され，正しい観測を行なうことが困難となる。  

6.3.6. 広帯域変調信号によるスペクトラム測定  

テスト用の広帯域ミリ波変調信号を生成し，測定することで，本装置の有効性を確

認する。広帯域ミリ波変調信号の生成には光ローカル信号の生成と同様，コヒーレン

ト干渉を用いたミリ波発生方式を用いた。  

6.3.6.1. 広帯域 ASK 変調信号による確認  

Fig. 6-18 に広帯域 ASK（Amplitude Shift Keying）変調信号によるスペクトラム

測定系ブロック図を示す。光ローカル信号源（Optical LO Signal Generator）が生成

した差周波  4 ⋅ 𝑓𝑚 の光 2–tone 信号を，LN 変調器（LN Modulator）を用いて変調し，

UTC-PD でミリ波信号に変換し出力する [6-14],[6-15]。LN 変調器で使用する変調信

号源は，パルスパターンジェネレータ（PPG）を使用し，任意のデータパターンを発

生させる。このように構成することで UTC-PD から搬送波周波数  4 ⋅ 𝑓𝑚 の広帯域 ASK

変調信号を容易に生成できる。  

 

Fig. 6-19，Fig. 6-20 に，テスト用広帯域ミリ波 ASK 変調信号のスペクトラム測定

 

Fig. 6-18 Measurement Setup for Modulated Wave Signal with PPG. 
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結果を示す。Fig. 6-19 は，PPG からビットレート 100 Mbps を発生させ測定した際

の結果である。同図（a）はプリセレクタを搭載した本装置による測定結果，同図（b）

は，従来技術のハーモニックミキサを使用し測定した際の測定結果である。同図（a）

では，ASK 変調特有の Sinc 関数の波形が観測されているのが確認できる。一方，同

図（b）では，ハーモニックミキサの変換損失が大きい影響により，観測フロアが 20 

dB 程度悪化した波形しか観測できていない。その為，ASK 変調特有の Sinc 関数の波

形が観測することができない。  

Fig. 6-20 は，PPG からビットレート 1 Gbps を発生させ測定した際の結果である。

同図（a）はプリセレクタを搭載した本装置による測定結果である。10 倍に帯域を広

げた場合においても，ASK 変調特有の Sinc 関数の波形が観測されているのが確認で

きる。一方，同図（b）は，従来技術のハーモニックミキサを使用し測定した際の測定

結果の一例である。ハーモニックミキサの変換損失が大きい影響により，観測フロア

が 20 dB 程度悪化した波形が観測されている。さらに，観測フロアの悪化だけでなく，

ハーモニックミキサ特有のイメージ信号が観測されていることが確認できる。その為，

ASK 変調特有の Sinc 関数の波形が観測することができないだけでなく，観測信号の

周波数すら測定することができない。  

このように，基本波ミキシングを使用した本装置により従来のハーモニックミキサ

を用いた測定と比べ，変換損失が小さくかつ，イメージ信号成分がない測定が可能と

なる。  
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 Fundamental mixing 

 
 Harmonic mixing 

Fig. 6-19 Comparison between fundamental mixing and harmonic 

mixing. Observed signal: 100 Mbps ASK modulated signal, SPA setting 

Center frequency: 125 GHz, Span: 1 GHz, RBW: 1 MHz 
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 Fundamental mixing 

 

 Harmonic mixing 

Fig. 6-20 Comparison between fundamental mixing and harmonic 

mixing. Observed signal: 1 Gbps ASK modulated signal, SPA setting 

Center frequency: 125 GHz, Span: 10 GHz, RBW: 1 MHz 
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6.3.6.2. 広帯域 QPSK 変調信号による確認  

Fig. 6-21 に広帯域 QPSK 変調信号によるスペクトラム測定系ブロック図を示す。  

 

Fig. 6-18 に示した広帯域 ASK 変調信号生成に用いた測定系ブロック図と若干異な

り，LN 変調器で使用する変調信号源として任意波形発生器（AWG）を使用している。  

このように構成することで任意の広帯域変調信号を容易に生成できる。UTC-PD か

ら周波数  4 ⋅ 𝑓𝑚 の搬送波（Carrier）と，周波数  4 ⋅ 𝑓𝑚 ± 𝑓𝐼𝐹  に両側波帯（DSB）を持

つ信号を出力させることが可能である。Fig. 6-22 は AWG からの出力信号スペクトラ

ム，Fig. 6-23 に LN 変調器からの出力信号スペクトラムを示す。  

  

 

Fig. 6-21 Measurement Setup for Modulated Wave Signal with AWG. 



140 第 6 章  100 GHz 超プリセレクタ搭載スペクトラムアナライザ 
 

 

 

Fig. 6-22 QPSK Modulated signal output from AWG. 

  

Fig. 6-23 Modulated optical 2-tones signal. 

Fig. 6-24 に，テスト用広帯域ミリ波変調信号のスペクトラム測定結果を示す。Fig. 

6-24 は，AWG から中心周波数 12.5 GHz，シンボルレート 10 Gsym/s，ロールオフ率

0.3 の QPSK 変調波を発生させ測定した際の結果である。Fig. 6-24（a）は，プリセレ

クタを搭載した本装置による測定結果である。測定周波数範囲にある搬送波と，上側

波帯（USB）が正しく観測されているのが確認できる。Fig. 6-24（b）は，プリセレク
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タを取外し測定した際の測定結果である。プリセレクタを使用しない場合，下側波帯

（LSB）が 112.5 GHz 付近にイメージとして，さらに搬送波による歪成分が 118.5 

GHz 付近にスプリアスとして観測されている。このように，プリセレクタを使用した

本装置によりイメージ信号成分や，スプリアスレスポンスのない測定が可能となる。  

  

 

 with Pre–selector 

 

 without Pre–selector 

Fig. 6-24 Measured mm-Wave Spectrum for Modulated Wave Signal. 

Resolution Bandwidth = 1 MHz, Detection = Positive Peak, and 

Average Number = 10. 
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 あとがき  

新構造のプリセレクタを汎用スペクトラムアナライザと組み合わせ，プリセレクタ

の帯域幅を考慮した制御をすることで，世界発のプリセレクタを搭載した 100 GHz を

超えるミリ波帯スペクトラムアナライザを開発した。さらに，開発したスペクトラム

アナライザの評価を実施し，従来手法による測定に対して，ダイナミックレンジが 20 

dB 以上改善していることを示した。また，変調帯域 10 GHz を超える広帯域変調信号

の測定を行い，従来手法による測定に対しイメージ信号成分や，スプリアス信号成分

がなく，ダイナミックレンジを維持したまま高周波化が実現できることを実証した。  
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第  7 章 結論  

 本論文のまとめ  

本論文は，スペクトラム解析装置における FFT 方式スペクトラムアナライザの広

帯域化・高ダイナミックレンジ化，掃引式スペクトラムアナライザの高周波化・高ダ

イナミックレンジ化の２つを目的としている。このため，本研究では，①インタリー

ブ方式 AD 変換器の高速化・高ダイナミック化に関する研究，②アレイ化周波数変換

器による広帯域化・高ダイナミックレンジ化に関する研究，③高ダイナミックレンジ

スペクトラム測定装置の開発に関する研究，④基本波ミキシング技術による高周波化・

高ダイナミックレンジ化に関する研究，⑤100 GHz 超ミリ波スペクトラム測定装置の

開発に関する研究とした。以下に本研究の各章における概要について述べる。  

第 1 章では，モバイル通信におけるトラフィック量の近年の現状と，今後予測され

るトラフィック量の増加について示し，今後のモバイル通信がより高周波化・広帯域

化する傾向にあることを示した。さらに，新しい無線システムの普及には，研究開発

の貢献，電波利用環境の維持の観点から，スペクトラム測定装置においても広帯域化・

高周波化が必要であることを明らかにするとともに，本研究の目的と意義について示

した。最後に本論文の構成について説明した。  

第 2 章では，インタリーブ方式 AD 変換器で問題となるスプリアスを低減する手法

として，推定補正方式インタリーブ AD 変換器を提案し，基本原理について説明した。

シミュレーションと実験による検証を実施し，提案方式が，インタリーブ方式 AD 変

換器で問題となるスプリアス低減に有効な方式であることを示した。本提案手法を適

用することで，発生していたスプリアス成分が 20 dB 以上低減することを確認し，提

案する推定補正方式インタリーブ AD 変換器が，スペクトラム解析装置の高ダイナミ

ックレンジ化に有効な手法であることを示した。  

第 3 章では，スペクトラム解析装置の広帯域化の方法として周波数インタリーブ方

式を提案し，基本原理，特徴について説明した。シミュレーションによる検証結果，

試作した周波数変換器による解析結果から，ダイナミックレンジが 5 dB 以上改善す

ることを示し，提案する周波数インタリーブ方式周波数変換器が，スペクトラム解析
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装置の高ダイナミックレンジ化に有効な手法であることを確認した。  

第 4 章では，周波数インタリーブ方式周波数変換器の分波後の信号をさらに信号分

配し，分配後の信号をそれぞれ周波数変換する方式を新たに提案し，提案方式を用い

た高ダイナミックレンジスペクトラム解析装置を構築し検証を行った。結果，既存

FFT 方式スペクトラム解析装置と比較し，50 MHz 以上広帯域で，かつ 10 dB 以上高

いダイナミックレンジで測定が行えることを実証した。さらに，構築した装置による

スプリアス測定を行い，掃引式スペクトラムアナライザと同等の性能で，FFT 方式ス

ペクトラム解析装置が実現できることを確認した。  

第 5 章では，従来の高調波ミキサを使用した測定に比べ，不要な信号成分が少なく，

かつダイナミックレンジが大きい測定を実現できる 100 GHz 超基本波ミキシング評

価装置を構築し検証を行い，高調波ミキサを使用した従来方式の測定に比べ，20 dB

以上ダイナミックレンジが広くかつ，マルチプルレスポンスを大幅に抑制した測定が

可能となることを実証し，100 GHz を超える周波数帯のスペクトラム解析において，

基本波ミキシングがスペクトラム解析装置の高ダイナミックレンジ化に有効な手法で

あることを確認した。  

第 6 章では，新構造のプリセレクタを汎用スペクトラムアナライザと組み合わせ，

プリセレクタの帯域幅を考慮した制御をすることで，世界発のプリセレクタを搭載し

た 100 GHz を超えるミリ波帯スペクトラムアナライザを開発した。さらに，開発した

スペクトラムアナライザの評価を実施し，従来手法による測定に対して，ダイナミッ

クレンジが 20 dB 以上改善していることを実証した。また，変調帯域 10 GHz を超え

る広帯域変調信号の測定を行い，従来手法による測定に対しイメージ信号成分や，ス

プリアス信号成分がなく，ダイナミックレンジを維持したまま高周波化が実現できる

ことを実証した。  

第 7 章として，本結論を示した。  

以上，本研究の成果は，スペクトラム解析装置のみならず，その他無線通信装置の

測定技術に広く応用できるものである。本研究成果と無線通信技術など他分野の技術

革新との相互作用により，今後爆発的に増大するモバイルデータトラフィックを支え

る新たな無線システムの研究開発に貢献するとともに，電波利用環境を適切に維持す

るための環境整備に寄与し，限りある電波資源の有効利用促進に貢献することを願う。 
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A. 付録  

A.1. 周波数変換の基本原理  

本節では，周波数変換部を構成する周波数変換器（ミキサ）の基本原理と，その際

に発生する非線形歪の影響について記す。  

 

Fig. A-1 Block diagram of frequency converter. 

周波数変換部を構成するミキサに加えられる RF 信号を𝑥(𝑡)，ローカル信号をg(𝑡)と
し，それぞれ次式のように定義する。  

 
 ··························· ( A-1 ) 
 
 ··························· ( A-2 ) 
 

この時，ミキサの出力を 𝜉(𝑡)とすれば，ミキサの出力は次式で与えられる。  

 
 
 
 ··························· ( A-3 ) 
 

周波数変換部からは，それぞれ  (𝜔𝑅 − 𝜔𝐿) と  (𝜔𝑅 + 𝜔𝐿) の 2 周波数の信号が出力さ

れる。ミキサを使用して周波数変換を行う場合，いずれか一方の周波数をフィルタ等

により選択して使用することとなる。  

BPF 等を使用して  (𝜔𝑅 − 𝜔𝐿) 側の周波数の信号を抽出する様に構成することで，式

( A-4 )に示すように，被測定信号周波数を𝜔𝐿下げた信号として取得でき，ダウンコン

バータとして動作させることができる。  

  

)(tx

)(tg

)(t )(ty

𝑥(𝑡) = 𝐴 ⋅ cos(𝜔𝑅 ⋅ 𝑡) 
g(𝑡) = 𝐵 ⋅ cos(𝜔𝐿 ⋅ 𝑡) 

𝜉(𝑡) = 𝑥(𝑡) ⋅ 𝑔(𝑡) 
𝜉(𝑡) = 𝐴 ⋅ 𝐵2 ⋅ {cos(𝜔𝑅 − 𝜔𝐿)𝑡 + cos(𝜔𝑅 + 𝜔𝐿)𝑡} 



148 付録 
 

 

 

 
 ··························· ( A-4 ) 
 

A.1.1. 非線形歪の発生原理  

一般的にミキサは，非線形素子であることが知られており，ミキサから出力される

IF 信号には，非線形動作により歪んだ信号成分が含まれる。このため，以下に示す高

調波歪や，相互変調歪を発生させ，これらはミキサを使用した装置において様々な問

題を生じさせる。  

A.1.2. 高調波歪  

非線形回路の出力信号として観測される歪みを含んだ信号𝑓(𝑡)は，入力信号を𝑥(𝑡)と
した場合，次式で表されることが知られている。  

 
 ···························  ( A-5 ) 
 

通常のミキサの使用状態においては，3 次までの周波数成分が支配的となるから，

式 ( A-5 )において 3 次までの項について検討する。  

入力信号を𝑥(𝑡) = 𝐴 ⋅ cos𝜔𝑡とすると，式 ( A-5 )は次式のように表すことができる。  

 
 
 
 
 ··························· ( A-6 ) 
 

式 ( A-6 )を見ると，得られた出力信号には，直流成分と，基本波成分𝜔の他に，基本

波の高調波成分2𝜔，3𝜔が含まれることが分かる。  

周波数変換で必要とする信号成分は基本波成分であるため，基本波以外の高調波成

分は，フィルタ等により除去して使用する。  

A.1.3. 相互変調歪  

入力信号𝑥(𝑡)が，帯域内の信号を角周波数（以下，簡単に周波数と記す）𝜔𝐴と，Δ𝜔だ

𝑦(𝑡) = 𝐴 ⋅ 𝐵2 ⋅ cos(𝜔𝑅 − 𝜔𝐿)𝑡 

𝑓(𝑡) = 𝛼1𝑥(𝑡) + 𝛼2𝑥2(𝑡) + 𝛼3𝑥3(𝑡) + ⋯ 

𝑓(𝑡) = 𝛼2𝐴2
2 + (𝛼1𝐴 + 3𝛼3𝐴3

4 ) cos𝜔𝑡 + 𝛼2𝐴2
2 cos2𝜔𝑡

+ 𝛼3𝐴3
4 cos3𝜔𝑡 
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け離れた極近傍の周波数𝜔𝐵の 2 周波数からなる信号で構成されている場合について検

討する。前項と同様に式 ( A-5 )において 3 次までの歪みの影響を考慮すると，歪みを

含んだ信号を )(tf とした場合，  

 
 ··························· ( A-7 ) 
 
 ··························· ( A-8 ) 
 
 
 
 ··························· ( A-9 ) 
 

で算出される。  

式 ( A-9 )を計算し，DC 成分と高調波成分を除いた相互変調成分を表すと，  

 𝜔𝐴 ± 𝜔𝐵の成分：  

 
 ··························· ( A-10 ) 
 

 2𝜔𝐴 ± 𝜔𝐵の成分：  

 
 ··························· ( A-11 ) 
 

 𝜔𝐴 ± 2𝜔𝐵の成分：  

 
 ··························· ( A-12 ) 
 
 

となる。  

即ち，被測定信号が持っている周波数成分𝜔𝐴，𝜔𝐵の他に，様々な信号成分が歪みに

より現れることを示している。これら周波数成分の多くは，バンドパスフィルタ（BPF）

等で除去可能である。しかし，3 次の相互変調により発生する歪み成分である周波数

2𝜔𝐴 + 𝜔𝐵の成分と周波数の2𝜔𝐵 − 𝜔𝐴成分は，被測定信号の周波数𝜔𝐴，𝜔𝐵に非常に近いた

め，スプリアス信号として測定結果に影響を及ぼすことになる。  

𝑓(𝑡) = 𝛼1𝑥(𝑡) + 𝛼2𝑥2(𝑡) + 𝛼3𝑥3(𝑡) 
𝑥(𝑡) = 𝐴 ⋅ cos 𝜔𝐴 𝑡 + 𝐵 ⋅ cos  𝜔𝐵 𝑡 
𝑦(𝑡) = 𝛼1(𝐴 cos𝜔𝐴𝑡 + 𝐵 cos𝜔𝐵𝑡) + 𝛼2(𝐴 cos𝜔𝐴𝑡 + 𝐵 cos𝜔𝐵𝑡)2

+ 𝛼3(𝐴 cos𝜔𝐴𝑡 + 𝐵 cos𝜔𝐵𝑡)3 

𝛼2𝐴𝐵 cos(𝜔𝐴 − 𝜔𝐵) + 𝛼2𝐴𝐵 cos(𝜔𝐴 + 𝜔𝐵) 

34 𝛼3𝐴2𝐵 cos(2𝜔𝐴 − 𝜔𝐵) + 34 𝛼3𝐴2𝐵 cos(2𝜔𝐴 + 𝜔𝐵) 

34 𝛼3𝐴𝐵2 cos(𝜔𝐴 − 2𝜔𝐵) + 34 𝛼3𝐴𝐵2 cos(𝜔𝐴 + 2𝜔𝐵) 
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A.1.4. ミキシング動作時の 2 信号 3 次相互変調歪  

ミキシング動作時の相互変調歪は，先に説明した相互変調歪が，ローカル信号𝜔𝐿で
周波数変換された形で IF 信号に出力されるため，一般的に次式で表される。  

 
 ··························· ( A-13 ) 
 
 

式 ( A-13 )は，RF 信号周波数  𝜔𝐴，𝜔𝐵 が入力された際にミキサの IF 信号において，

発生する相互変調歪の周波数  𝜔𝐼𝑀  を示しており，  𝑞 + 𝑟 = 3 となる周波数に発生する

成分を，2 信号 3 次相互変調歪と呼んでいる。また，2 信号 3 次相互変調歪とローカ

ル信号との関係をみると，式から明らかなように，2 信号 3 次相互変調歪は，ローカ

ル信号周波数（ローカル信号の高調波周波数も含む）を挟んで，それぞれ対象に発生

することがわかる（Fig. A–2）。  

従って，ミキサにおいて 2 信号 3 次相互変調歪を評価する場合には，使用する IF

周波数に発生した 2 信号 3 次相互変調歪を測定し評価する必要がある。  

  

 

Fig. A–2  Mixer frequency spectrum. This set is adequate for 

analysis of conversion efficiency and port impedances. 

𝜔𝐼𝑀 = ±𝑞 ⋅ 𝜔𝐴 ± 𝑟 ⋅ 𝜔𝐵 ± 𝑠 ⋅ 𝜔𝐿 

ただし，q, r, s は正の整数  
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A.1.5. 3 次インターセプトポイント（ IP3）  

以上に述べた非線形の特性を持つ回路もしくはデバイスの直線性または歪について

の性能を表す指標として，3 次インターセプトポイントが使われている。非線形回路

に入力する基本波成分の電力を  𝑃1 [dBm]，3 次の相互変調歪により発生する歪成分

の電力を𝑃𝐼𝑀3 [dBm]とした場合に，これら電力が等しくなる電力をインターセプトポ

イントとして定義している。実際には  𝑃1 と  𝑃𝐼𝑀3 が等しくなる点の入力電力もしく

は出力電力を推測し，それぞれ入力 IP3（ IIP3）[dBm]，出力 IP3（OIP3）[dBm]と定

義している（Fig. A–3）。  

以上の関係を式に表すと次式の様に表せる。  

 

 ··························· ( A-14 ) 

 
 

 

Fig. A–3 Input / Output power curves for linear and 3rd order 

intermodulation components. 

𝑃𝐼𝑀3 = 3 ⋅ 𝑃1 − 2 ⋅ 𝐼𝐼𝑃  3 
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