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第 1章

序論

1.1 研究背景

近年のエレクトロニクス技術の進歩にともない，情報家電製品など身の周りの機器にコン

ピュータやセンサなどを内蔵し各々の機器とネットワークを介して通信を行うことで，さまざ

まなサービスが提供され，人々の生活を豊かにするユビキタスネットワーク社会が現実のもの

になりつつある．その中でも人体周辺でネットワークを構成する人体無線網 (BAN:Body Area

Network) の実現が期待されている．BAN の特徴は，人体を中心とした極近距離でデータをや

りとりすることであり，図 1.1のように人体表面や人体内部にセンサーを配置し，センサーか

ら患者の生体情報を取得し，ネットワークを介して患者の健康状態をモニタリングしたり，患

者の生体情報を基に遠隔治療を行うことが可能になる．そのため医療分野，ヘルスケア分野へ

の応用が期待されている [1] [2]．また，医療分野，ヘルスケア分野以外にも，見守り (監視) 分

野への応用も期待されており，医師が宅内にいる患者の生体情報を取得して患者の健康状態や

診断を行うといったものが挙げられる．これらの用途のうち，ヘルスケア分野においては事業

化が先行しており，生体情報を収集するセンサと無線通信機能を組み合わせた生体情報を活用

したサービスが提供されている．

BANは用途，通信端末の設置位置の違いにより，ウェアラブルBANとインプラントBANの

2種類に分類され，生体情報を断続的に収集し様々なサービスを提供する．ウェアラブルBAN

は人体表面に身につけているセンサーから血圧や脈拍，心電などの日常の生体情報を収集し，

モニタリングする技術である．一方で，インプラントBANは体内から体表面，または体内間同

士で通信を行う技術であり，応用例としては心臓ペースメーカーやカプセル内視鏡などが挙げ

られる．特に医療分野においては，スクリーニング技術の 1つとして，胃カメラに変わるカプセ

ル内視鏡が注目を集めている．図 1.2にカプセル内視鏡の構造を示す．カプセル内視鏡はカメラ

やバッテリー，無線送信機，アンテナ等から構成されている．これを患者が飲み込み，小腸など

の消化器官内の様子をカメラで撮影する．そして，撮影された画像や映像を無線で体外へと送
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図 1.1 BANのヘルスケアへの応用例 [1]

1

2

3

4

1 : Camera

2 : Battery

3 : Radio telemetry transmitter

4 : Antenna

Small intestine

図 1.2 カプセル内視鏡

信し，体外にある受信機によって受信する技術である．この技術は医療従事者と患者の双方にメ

リットが存在する．医療従事者の立場からは，胃カメラがケーブルを挿入することで消化器官内

の様子を観察するのに対して，無線化されたカプセル内視鏡を用いることで，従来の内視鏡で

は観察の困難であった箇所に関しても観察が可能になるといったメリットが挙げられる．また，

患者の立場からは胃カメラがケーブルを体内に入れるため患者に負担がかかるのに対して，カ

プセル内視鏡はカプセル型の小さい内視鏡を飲み込むだけで済むので患者への負担が少ないと

いうメリットがある．しかしながら，胃カメラでは取得した画像情報はケーブルを通して伝送可

能であるが，カプセル内視鏡では画像情報等は無線通信によって伝送する必要がある．この無線

伝送には課題が多く，リアルタイムでの高画質な画像伝送は未だに実現していないのが現状で

ある．またカプセル内視鏡を含めた人体内外間での無線通信の周波数帯としては，BANの通信

規格である IEEE 802.15.6の中で 400MHz MICS (Medical Implant Communication Service)

帯，2.4GHz ISM (Industrial, Scientific and Medical) 帯やUWB (Ultra Wide Band) ローバン
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表 1.1 カプセル内視鏡の先行研究例 [3]

Reference
Image

Resolution Frequency Data Rate
Modu-
lation

Trans.
Power,
Distance

Physical
Dimension

Power
Supply/
Battery

Current
Power

A
307,200
pixels 433MHz 267kb/s FSK NA

11.3× 26.7
mm×mm

2× 15V
silver-oxide

8mA
(24mW)

B
1600× 1200

pixels NA NA AM
High

(variable)
10× 190
mm×mm

3V
wireless 405mA

C
768× 494
pixels UHF 250kb/s - NA

20× 100
mm×mm

Li-ion
battery -

D

On-chip
CMOS

320× 240
pixels 20MHz 2.5Mb/s BPSK 48cm

10× 20
mm×mm

2V
coin cell
(CR1025) 2.6mA

E
510× 492
pixels

315MHz/
433MHz NA AM NA

11× 7
mm×mm 5V NA

F NA 915MHz

2.5Mb/s

(400ns) OOK -25dBm
8× 23

(00-sized)
Wireless
power NA

G - 434MHz 4kb/s ASK 5.35dBm
11× 21

mm×mm
silver-oxide

cells 4.6mA

H - 433MHz 13kb/s ASK NA,1m
12× 36mm

8g
2× 1.5V

SR48 Ag2O 15.5mW

I - 433MHz 13kb/s ASK
5.6mW
5m

27× 19×　
19mm3

3-V
coin cell
(CR1025) -

J - 3kb/s FM
7mm×
25mm

Wireless
power

K - 100kHz - FM - - - -

ド帯 (3.4～4.8GHz)などが候補として挙げらている．表 1.1にカプセル内視鏡技術において報

告されている研究成果について示す [3]．表 1.1から多くのカプセル内視鏡で使用されている周

波数は 400MHz帯や 2.4GHz帯の周波数帯が使用されており，主な変調方式は狭帯域の振幅偏

移変調方式 (ASK : Ampulitude Shift Keying) や周波数偏移変調方式 (FSK : Frequency Shift

Keying)，二値位相偏移変調方式 (BPSK : Binary Phase Shift Keying) などとなっている．こ

の理由としては，カプセル内視鏡の無線通信の信号は人体中を伝搬するため，周波数がさらに

高くなると人体からの信号減衰の影響を大きく受けることが挙げられる．つまり，人体からの

信号減衰を低く抑えるために低い周波数を用いているのが現状である．カプセル内視鏡の開発

が進んだことによって，より鮮明で高解像度の画像取得が可能になった背景から，インプラン

トBANにおいても高品質な画像伝送に耐えうる高速かつ大容量の通信の要求が高まっている．

しかしながら，現状のカプセル内視鏡の伝送速度は数百 kbps程度で，リアルタイムの高品質画

像伝送という条件を満たしているとは言えず，さらには，現在主流の 400MHz MICS帯カプセ

ル内視鏡は狭帯域周波数帯の制限を受けるため，高速伝送を実現するのは原理的に困難である．

そこで，本研究では高速伝送が実現できるUWB (Ultra Wide Band)帯に注目した．UWBは，

3.1GHz～10.6GHzと広い帯域幅を有しスペクトル密度の低い信号を用いて通信を行う方式であ

る．米国連邦通信委員会 (FCC : Federal Communications Commission) によれば，UWBの定

義は中心周波数に対する帯域幅が 20％以上，または帯域幅が 500MHz以上としている．また，

UWB電力スペクトル・マスク (平均電力規制レベル)は3.1～10.6GHzの範囲で-41.25dBm/MHz
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となっている．図 1.3にUWBスペクトルマスクを示す．UWB通信の方式としてはUWB-IR

(UWB - Impulse Radio) や DS-UWB (Direct Spread - UWB)，MB-OFBM (Multi Band -

Orthogonal Frequency Division Multipexing) などが提案されている [4]– [6]．これらの通信方

式の中で本研究では主にUWB-IR通信方式に着目した．UWB-IR通信方式では搬送波を用い

ず，生成された信号を直接伝送路へ送信する．図 1.4にUWB-IR 信号の波形を示す．UWB-IR

通信の特徴である広帯域性，高速伝送性，高い耐干渉性及び低消費電力性は BANの無線伝送

の要求を満たしており，実用に向けて研究が進められている．

しかしながら，UWB信号は人体中での減衰が大きくなるため [7]，先行研究のUWB-IR方

式によるインプラント通信においても体内深部 12cm，伝送速度 1Mbps [8]と伝送速度，伝送

距離の双方の面で要求条件を満たしているとは言えない．また，UWB帯を用いた通信方式に

おける関連研究 [9]では，伝送速度 80 Mbpsを達成出来ているが，通信距離に関してはわずか

体内 3 cmまでとなっておりインプラント通信の要求を満たしているとは言えない．

通信の信頼性を向上させるための手法として，協調伝送のインプラント通信への適用が検討

されている [10]- [12]．協調伝送によりインプラント通信の信頼性は確かに向上するものの，そ

の一方で，ノード数 2の協調伝送を想定した場合，送信機を 2つ用いることにより消費電力は

2倍となり，2ホップでの伝送を行うためスループットは半分へと低下してしまう．加えて，イ

ンプラント BANへの協調伝送の適用を検討した多くの研究ではインプラント機器は位置が固

定されていることを仮定しているため，消化器官内を移動するカプセル内視鏡への協調伝送の

適用は困難である．

そのため，高信頼通信を確保するためのもう 1つ方式である，ダイバーシチ技術に注目した．

この着想に至った理由として，UWB帯を使用することの利点の 1つであるアンテナの小型化

が挙げられる．これはアンテナサイズは周波数に依存し，周波数が高くなるにつれサイズを小

型にすることに起因している．そのため，その他のBANの規格で使用される周波数帯に比べ，

アンテナサイズを小型にすることが可能になる．これにより，カプセル内に複数のアンテナを

配置することが可能となり，送信側でのダイバーシチも可能となる．このような背景から，本

研究では伝送速度や伝送距離の向上を目的にインプラントBANにおいてUWB-IR方式の送受

信ダイバーシチについて検討を行い，その実現可能性を明らかにする．

また，前述の通りBANは使用用途によりインプラントBANとウェアラブルBANに大別さ

れる．この内，ウェラブル BANでは用いて生体情報を取得，モニタリングするといったシス

テムについては研究が盛んに行われ，製品化されている例も多く存在する．そして近年では，

BANの役割の中でも見守りといった部分に焦点を当てたウェアラブルデバイスを用いての高齢

徘徊者の位置検出システムといったものが提案されている [15]．このシステムの概略を図 1.5
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図 1.3 UWBスペクトルマスク
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図 1.4 UWB-IR信号波形の例

に示す．このシステムの流れとして，まず初めに徘徊者が身に付けているウェアラブルセンサ

から送信された信号を屋外に存在する固定型受信機もしくはスマートフォンにより受信される．

このときの周波数帯としてはデバイスの消費電力を低く抑えることができる 2.4 GHz帯のBLE

(Bluetooth Low Energy)を用いる．次に信号の検出を行った固定型受信機またはスマートフォ

ンからサーバーに対して，自身の位置情報を送信する．そして，徘徊者の家族に検出された位

置を通知することにより徘徊者の位置を即時に検出することができる．

ここで，位置検出のためには徘徊者の持つウェアラブルデバイスのアンテナの特性が重要と

なってくる．アンテナの放射効率を上げることにより検出可能距や同じ距離における検出精度

といったものを向上させることができる．しかしながら，従来のウェアラブルデバイスのアン

テナは人体によるアンテナ特性の変化を考慮していないことが多く，その結果としてアンテナ

特性が劣化し，通信特性も悪くなってしまうことが多い．このことから，本研究では人体周辺
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での使用に適したウェアラブルデバイス用アンテナの設計及び評価を行い，その有効性につい

て明らかにする．

このように，本研究ではヘルスケア・医療 BANにおける通信特性の向上のためにインプラ

ント通信における送受信ダイバーシチ技術の適用及び，ウェアラブル BANにおける人体での

特性変化を考慮したアンテナ設計を行う．

Wanderer

Receivers in
city area

People in
city area

Server

BLE
3G

BLE
3G

図 1.5 BLEウェアラブルデバイスを用いた徘徊高齢者位置検出システムの概略図
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1.2 本論文の内容

前述の通り，本研究では使用周波数帯をUWBローバンドにすることにより，アンテナの小

型化を行い，送信側でのダイバーシチが可能となるという点に注目した．また，インプラント

BANにおける関連研究では，受信ダイバーシチに関する研究は多く行われているが [13] [14]，

送信ダイバーシチに関して研究されている事例は少ない．そこで，本研究では従来は検討され

てこなかったインプラントBANにおけるUWB-IR方式の送受信ダイバーシチ方式について検

討を行う．さらに，計算機シミュレーションにより送受信ダイバーシチを適用した際の BER

(Bit Error Rate)特性やスループット特性も明らかにする．

また，ウェアラブル BANにおいては BLEウェアラブルデバイスを用いた徘徊高齢者位置

検出システムが提案されている．このシステムにおいて，検出範囲拡大のためにはアンテナ特

性が重要な役割を果たすが，従来のウェアラブルデバイスは人体によるアンテナ特性の変化と

いったものを考慮していないことが多い．そこで，本研究では人体周辺での使用を考慮したア

ンテナの設計を行い，従来のウェアラブルデバイスとの特性比較を行うことで，その有効性を

明らかにする．

第 1章は序論である．

第 2章はDS-UWBとMB-OFDM変復調方式について述べる．

第 3章はUWB-IR伝送の代表的な変復調方式について述べる．

第 4章は代表的なダイバーシチの手法について述べる

第 5章は送信偏波アンテナの設計について述べる．

第 6章はインプラント BANにおける信号伝搬特性について述べる．

第 7章は計算機シミュレーションによるインプラント BAN環境下での通信特性評価，及び

その考察について述べる．

第 8章はウェアラブルアンテナの設計について述べる．

第 9章は設計したウェアラブルアンテナの特性評価について述べる．

第 10章は本研究の総括である．
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第 2章

DS-UWBとMB-OFDM変復調方式

2.1 まえがき

本章ではインプラント通信に適用可能なUWB変調方式として，DS-UWB方式とMB-OFDM

方式について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節はDS-UWB方式について述べる．

第 3節はMB-OFDM方式について述べる．

第 4節はまとめである．

2.2 DS-UWB方式

PN Carrier

Data

PNCarrier

BPF Detector Data

(a) Transmitter (b) Receiver

図 2.1 DS-UWBの送受信機構成

DS-UWB方式は直接拡散方式を用いたものである．この方式は，送信データよりもはるか

に広い帯域の信号を送信データに乗算し，広い周波数にエネルギーを拡散して通信するスペク

トル拡散方式の 1方式である．信号を広帯域に拡散させるため，帯域の一部にノイズ (狭帯域

ノイズ) が存在したとしても，広い帯域の一部が影響を受けるだけであるため，雑音に対する

耐性が強い．
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図 2.1にDS-UWBのシステムモデルを示す．送信機側では送信データがPN (Pseudo-random

Noise) 系列により拡散される．その後，拡散系列に搬送波を乗算し，送信される．受信機側で

は，受信信号をベースバンドに戻し，送信側で拡散に用いられたものと同様の PN系列を乗算

することで逆拡散を行い，復調する．

2.3 MB-OFDM方式

MB-OFDM方式はOFDM変調方式において，ある帯域を複数の帯域に分割し，その分割し

た帯域を複数用いる方式である．OFDM方式は多数の搬送波をデジタル変調して多重化する方

式で，マルチキャリア変調の一種である [1]．OFDM方式では，搬送波間に直交関係が存在し，

通常の周波数分割多重方式 (FDM : Frequency Division Multiplexing) と異なり，搬送波間の

周波数間隔を密にしても符号間干渉が発生しない．

2.3.1 OFDM送信信号

ベースバンドにおけるOFDM変調信号は

sB(t) =

N−1∑
n=0

[an cos (2πnf0t)− bn sin (2πnf0t)] (2.1)

と表される．ここで，N はサブキャリア数，f0はサブキャリア間隔，anと bnは n番目の搬送

波におけるデータシンボルである．(2.1)式で表される信号を周波数変換により，搬送波周波数

帯に変換したときの搬送波信号は以下のように表される．

s(t) =

N−1∑
n=0

[an cos {2π(fc + nf0)t} − bn sin {2π(fc + nf0)t}] (2.2)

ここで，fcは搬送波周波数である．しかし，この信号を生成するためにはN 個のオシレータ

が必要となり，全てのオシレータ間でのタイミング同期の問題や回路規模が大きくなるといっ

た問題が存在する．この問題を解決するために，離散フーリエ変換 (DFT : Discrete Fourier

Transform) によりOFDM信号を生成する方法が提案された．

(2.1)式のベースバンドOFDM信号は，複素表現を用いて以下のように表すことができる．

sB(t) = Re

[
N−1∑
n=0

dne
j2πnf0t

]
(2.3)

このとき，dnは n番目の搬送波における複素データシンボルであり，dn = an + jbnで表され

る．ここで，u(t)を以下のように定義する．

u(t) =

N−1∑
n=0

dne
j2πnf0t (2.4)

11



S/P IFFT D/A
Symbol

Mapping

Carrier

Data

図 2.2 OFDMの送信機構成

このことから，sB(t)は u(t)の実部で与えられる．よって，u(t)を生成することで，ベースバ

ンドOFDM信号は生成することが可能である．ここで u(t)を 1/(Nf0)の標本化間隔で標本化

した信号は

u

(
k

Nf0

)
=

N−1∑
n=0

dne
j2πnf0

k
Nf0

=

N−1∑
n=0

dne
j 2πnk

N

=
N−1∑
n=0

dn

(
ej

2π
N

)nk
(k = 0, 1, 2, · · · , N − 1) (2.5)

で与えられる．この式から，u(t)のN個の標本値は，N個の複素データシンボルdnを逆離散フー

リエ変換 (IDFT : Inverse DFT) した形で表現されることがわかる．この信号を D/A(Digital

to Analog)変換することで，連続信号 u(t)を得ることができる．この生成された信号の実部を

とることで sB(t)を生成し，これに搬送波を乗算することで (2.2)式で表されるOFDM信号に

おける搬送波信号が生成される．この方式を実現するための OFDM送信機構成を図 2.2に示

す．始めに送信データビット列は，シンボルマッパにより変調方式に適した複素シンボル列に

変換される．その後，直並列 (S/P : Serial to Parallel) 変換により N 個の搬送波にシンボル

が割り当てられる．そのシンボルを IFFTにより一括変換した後にD/A変換を行う．そして，

D/A変換された信号の実部に基準の搬送波を乗算し，送信される．

2.3.2 OFDM信号の復調

次にOFDM信号の復調方法について述べる．実際の伝送路においては波形歪みや雑音の影

響を受けた送信信号が受信機側で受信されることになるが，簡単化のため，伝送路における波

形歪みや雑音の影響はないものとした場合の復調の過程を述べる．

伝送路における影響がない場合，受信信号は (2.2)式で表される．この信号に対して，送信
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側で用いられたものと同様の基準の搬送波を乗算する．

s(t)× cos(2πfct)

=

N−1∑
n=0

[an cos{2π(fc + nf0)t} cos(2πfct)− bn sin{2π(fc + nf0)t} cos(2πfct)]

=
1

2

N−1∑
n=0

{an cos(2πnf0t)− bn sin(2πnf0t)}

+
1

2

N−1∑
n=0

[an cos{2π(2fc + nf0)t} − bn sin{2π(2fc + nf0)t}] (2.6)

この式において，第一項はベースバンド信号成分であり，第二項は周波数成分 2fcを持つ高周

波成分である．高周波成分の信号はベースバンド信号に比べて，十分に高い周波数であるので，

低域通過フィルタ (LPF : Low Pass Filter) を用いて容易にベースバンド信号のみを取り出す

ことができる．よって，LPF通過後の信号 sI(t)は

sI(t) =
N−1∑
n=0

{an cos (2πnf0t)− bn sin (2πnf0t)} (2.7)

と表せられる．この式において，LPF通過前に存在した定数 1/2は自明であるため取り除いて

ある．また，この処理と平行して，以下に示す信号も生成する．

s(t)× {− sin(2πfct)}

=

N−1∑
n=0

[−an cos{2π(fc + nf0)t} sin(2πfct) + bn sin{2π(fc + nf0)t} sin(2πfct)]

=
1

2

N−1∑
n=0

{an sin(2πnf0t) + bn cos(2πnf0t)}

−1

2

N−1∑
n=0

[an sin{2π(2fc + nf0)t}+ bn cos{2π(2fc + nf0)t}] (2.8)

従って，この信号を LPFに通すことで信号 sQ(t)が得られる．

sQ(t) =

N−1∑
n=0

{an sin (2πnf0t) + bn cos (2πnf0t)} (2.9)

ここで，得られた sI(t)と sQ(t)を用いて，複素信号 u(t)を生成する．

u(t) = sI(t) + jsQ(t)

=

N−1∑
n=0

{an cos (2πnf0t)− bn sin (2πnf0t)}+ j

N−1∑
n=0

{an sin (2πnf0t) + bn cos (2πnf0t)}

=
N−1∑
n=0

(an + jbn) {cos(2πnf0t) + j sin(2πnf0t)}

=

N−1∑
n=0

dne
j2πnf0t (2.10)
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FFT DetectorFront end

LPF

LPF

P/SA/D Data

π/2

図 2.3 OFDMの受信機構成

このようにして得られた信号は (2.3)式で表されるOFDMの複素ベースバンド信号になってい

ることがわかる．この信号を 1/(Nf0)の標本化間隔で標本化した信号は

u

(
k

Nf0

)
=

N−1∑
n=0

dn

(
ej

2π
N

)nk
(k = 0, 1, 2, · · · , N − 1) (2.11)

となり，(2.5)式と同様の結果が得られる．この信号は dnの逆フーリエ変換であるので，この

式をフーリエ変換することでシンボルを復調することができる．

dl =
1

N

N−1∑
k=0

u

(
k

Nf0

)
e−j 2πnk

N (l = 0, 1, 2, · · · , N − 1) (2.12)

以上の式より，送信シンボルが復調されることを確認した．上記の処理を実現するためのOFDM

受信機の構成を図 2.3に示す．この図において，受信アンテナで受信した信号はフロントエン

ドで処理された後，ダウンコンバージョン及び A/D(Analog to Digital)変換を行い，FFTさ

れる．その後に並直列 (P/S : Parallel to Serial) 変換を行い，シンボルのビット判定を行うこ

とで送信データへと復調される．

2.4 まとめ

本章では，代表的なインプラント UWBにおける変調方式について述べた．DS-UWBにつ

いてはその原理を変復調のブロック図を用いて説明した．MB-OFDM方式については，送信信

号の生成及び，信号復調の方法について理論式とブロック図を用いて説明した．
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第 3章

UWB-IR変復調方式

3.1 まえがき

インプラント通信に適用するUWB方式としてUWB-IR方式が最有力である．UWB-IR方

式では，送信パルスは送信機でのパルスジェネレータを用いて高速のパルス列を生成する．そ

してパルスにある変化を加えて変調を行うことで UWB-IR 送信信号を送信する．送信された

UWB-IR 信号は受信アンテナによって受信され復調器によって復調を行う．UWBにおいて主

に使われている変調方式にはオンオフキーイング (OOK : On-Off Keying) 方式やパルス位置

変調 (PPM : Pulse Position Modulation) 方式があげられる．また，復調方式には，送信信号

と受信信号との相関を取って復調を行う相関検波方式や受信信号のエネルギー値を算出するこ

とで復調を行うエネルギー検波方式があげられる．

また，UWB-IR信号は非常に広帯域な信号であるため，受信機の LPF通過後の雑音は狭帯

域雑音ではなく広帯域雑音になる．そのため，その解析は狭帯域雑音のものとは異なる．

本章では，代表的な UWB-IR変調方式と復調方式について述べ，その変復調方式における

広帯域信号でのビット誤り率特性の理論式についても述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節はOOK変調方式について述べる．

第 3節は PPM変調方式について述べる．

第 4節は同期検波について述べる．

第 5節はエネルギー検波について述べる．

第 6節はまとめである．
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3.2 OOK変調方式

T T

t t

“1” “0”

図 3.1 OOK変調方式の送信波形例

OOK変調方式は，振幅変調の 1つの特別な形であり，信号が出ている状態 (マーク)と信号

が出ていない状態 (スペース)の 2つの状態によって伝送ビット系列を表す変調方式である [1]．

送信されるm番目の信号ビット akは次式で表される．

ak =

{
1 (for Mark)

0 (for Space)
(3.1)

このとき，変調信号は次式で表される．

s(t) =

K∑
k

akp(t− kT ) (3.2)

ここで，T はシンボル区間，Kは送信ビット数，p(t)はパルス信号を表す．また，図 3.1にOOK

変調信号を示す．
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3.3 PPM変調方式

T T

t t

“1” “0”

図 3.2 PPM信号波形例

PPM変調方式は，パルスの時間的な位置によって情報を伝送する方式であり，変調信号は

次式で表される．

s(t) =
K∑
k

p[t− (1− ck)T/2− kT ] (3.3)

ここで，T はシンボル区間，ckは k番目に送信された送信ビット，Kは総送信ビット数，p(t)

はパルスの信号を表す．また，図 3.2に PPM変調方式の変調信号を示す．

3.4 相関検波

Modulated
Wave

Noise
Receiver

BPF LPF

Template
Signal

Sampler

図 3.3 相関検波の構成器

相関検波は，図 3.3のように受信信号から基準搬送波を再生し，その相関値を基に検波する

方式である．

図 3.3について変調信号を (3.3)式とした場合の広帯域信号の相関検波でのビット誤り率に

ついて述べる．受信信号 r(t)は次式で表される．

r(t) = s(t) + n(t) (3.4)
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図 3.4 UWB信号の分割

このとき，n(t)は広帯域雑音である．ここで k番目の受信信号を相関検波したとすると検波し

たエネルギーは次の 2つの式で与えられる．

Ek
0 =

∫ (k−1)T+Td

(k−1)T
r(t)ŝ0(t)dt　 (3.5)

Ek
1 =

∫ (k−1)T+Td

(k−1)T
r(t)ŝ1(t)dt (3.6)

このとき，T はシンボル区間，Tdは適切に設定された積分区間，ŝ0(t)と ŝ1(t)は基準信号であ

る．これら 2つのエネルギーを比較することで次式のように受信ビット b̂が得られる．

b̂ =

{
0 (E0 > E1)

1 (others)
(3.7)

UWB-IR信号は図 3.4のように狭帯域信号の集合に近似できる．したがって帯域幅BのUWB

信号をM 個の狭帯域信号に分割した場合，エネルギー検波の積分区間 Tdを用いてM = BTd

と決定することができる．このとき，(3.5)式に (3.4)式を代入すると検波したエネルギーは次

式で与えられる．

Edetected =

∫ Td

0
[s(t) + n(t)]ŝ0(t)dt

=

∫ Td

0

2M∑
i=1

(si + ni)ϕ(t)

2M∑
j=1

ŝjϕj(t)

 dt

=
2M∑
i=1

(si + ni)ŝi (3.8)

このとき ϕ(t)は直交関数であり，niは中心 0，分散N0/2のガウス雑音，siは Eb =
∑2M

i=1 s
2
i

を満たし，Ebは 1ビットあたりの受信信号エネルギーを示す．(3.8)式より，Edetectedはガウ

ス分布となっていることがわかる．(3.8)式において，信号が 0～Tdの範囲に存在しない場合，
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平均 µc1は

µc1 = E[Xc1]

=

2M∑
i=1

E[niŝi] (3.9)

となる．ここで niと ŝiは互いに独立であるから，

µc1 =
2M∑
i=1

E[ni]E[ŝi]

= 0 (3.10)

となる．また，分散 σ2
c1は

σ2
c1 = E[X2

c1]−E[Xc1]
2

=

2M∑
i=1

E[n2
i ]E[ŝi

2]− 0

となるが，ここで ŝi = siであるから，Eb =
∑2M

i=1 ŝi
2を満たすから，

σ2
c1 =

EbN0

2
(3.11)

となる．一方，信号が 0～Tdの範囲に存在する場合，平均 µc2と分散 σ2
c2はそれぞれ

µc2 = E[X2]

=

2M∑
i=1

E[(si + ni)ŝi]

=
2M∑
i=1

{E[si · ŝi] + E[ni · ŝi]}

=

2M∑
i=1

{
E[s2i ] + E[ni]E[si]

}
= Eb (3.12)

σ2
c2 = E[X2

2 ]− E[X2]
2

=

2M∑
i=1

E[{(si + ni)ŝi}2]− E2
b

=
2M∑
i=1

E[(s2i + 2sini + n2
i )ŝi

2]− E2
b

=

2M∑
i=1

{
E[s4i ] + 2E[s2i ]E[ni] + E[s2i ]E[n2

i ]
}
− E2

b

= E2
b +

EbN0

2
− E2

b

=
EbN0

2
(3.13)
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となる．相関検波において，ビット誤りが起こるのは，信号成分より雑音成分が大きいときで

あるのでビット誤り率 Peは，

Pe = prob(X2 < X1)

= prob(X2 −X1 < 0)

= prob(Xc < 0) (3.14)

となる．このとき，X1，X2がガウス分布であることから，Xcもガウス分布となり，このとき

の平均 µcと分散 σ2
c はそれぞれ，

µc = µc2 − µc1

= Eb − 0

= Eb (3.15)

σ2
c = σ2

c2 + σ2
c1

=
EbN0

2
+

EbN0

2

= EbN0 (3.16)

で与えられる．したがって，相関検波での誤り率 Peは

Pe = prob(Xc < 0)

=
1√
2πσc

∫ 0

−∞
exp

[
−(x− µc)

2

2σ2
c

]
dx (3.17)

となり，y = x− µcとすると

Pe =
1√
2π

∫ −µc
σc

−∞
exp

[
− y2

2σ2
c

]
dy

=
1√
2π

∫ ∞

µc
σc

exp

[
− y2

2σ2
c

]
dy (3.18)

と変形できる．ここでQ関数が

Q(x) =
1√
2π

∫ ∞

x
exp

(
− t2

2

)
dt (3.19)

で定義されることから，

Pe = Q

(
µc

σc

)
= Q

(
Eb√
EbN0

)
= Q

(√
Eb

N0

)
(3.20)

となり，PPM変調の相関検波におけるビット誤り率が得られた．
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3.5 エネルギー検波

3.5.1 エネルギー検波器の構成

DetectorSampler

Modulated
Wave

Noise Receiver

図 3.5 エネルギー検波器の構成

エネルギー検波はダイオードなどの非線形性の二乗特性を利用して復調信号を得るものであ

る．この方法は復調器の構成が容易であるという利点がある．エネルギー検波器のブロック図

を図 3.5に示す．

3.5.2 OOK変調方式におけるエネルギー検波

OOK変調信号をエネルギー検波する場合のビット誤り率特性について述べる．AWGN (Ad-

ditive White Gaussian Noise) チャネルにおいて送信機が送信信号 s(t)を送信したときの受信

信号 r(t)は相関検波の場合と同様に (3.4)式で表される．送信信号がUWB-IR信号を想定して

いるので，n(t)は広帯域雑音である．UWB-IR信号は 2.4節で述べたように狭帯域信号の集合

に近似できる．したがって，帯域幅BのUWB信号をM 個の狭帯域信号に分割した場合，エ

ネルギー検波の積分区間 Tdを用いてM = BTdと近似することができる [2]．このとき，受信

信号をエネルギー検波した場合，検波したエネルギーは次式で与えられる [3]．

Edetected =

∫ Td

0
[s(t) + n(t)]2dt

=

∫ Td

0

[
2M∑
i=1

(si + ni)ϕ(t)

]2
dt

=

2M∑
i=1

(si + ni)
2 (3.21)

このとき ϕ(t)は直交関数であり，ni は中心 0，分散 N0/2のガウス雑音，si は Eb =
∑2M

i=1 s
2
i

を満たし，Ebは 1ビットあたりの受信信号エネルギーを示す．(3.21)式より，Edetectedは自由

度 n = 2M の非心カイ二乗分布になっていることがわかる．ここで，自由度 2M が十分に大き

い場合，中心極限定理よりEdetectedはガウス分布に近似することができ，信号が存在する場合
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(マーク時)，近似したガウス分布の平均 µM と分散 σ2
M は

µM = nσ2 + Eb

= 2MN0 + Eb (3.22)

σ2
M = 2nσ4 + 4σ4Eb

= 2 · 2M · N
2
0

4
+ 4

N2
0

2
· Eb

= MN2
0 + 2EbN0 (3.23)

となる．一方，信号が存在しない場合 (スペース時)，平均 µS と分散 σ2
S は

µS = nσ2

= 2MN0 (3.24)

σ2
S = 2nσ4

= 2 · 2M · N
2
0

4

= MN2
0 (3.25)

となる．さらに，OOK変調方式における最適スレッショルドは “1”を送信した時の誤り率と

“0”を送信した時の誤り率が等しくなる値とした場合，(3.26)式で表される．

γopt = MN0 +
2Eb

√
MN2

0√
MN2

0 + 4EbN0 +
√

MN2
0

(3.26)

　 (3.26)式を用いた場合の誤り率は，Q関数を用いて次式で表される．

Pe|OOK = Q

(
2Eb/N0√

M +
√

M + 4Eb/N0

)
(3.27)

3.5.3 PPM変調方式におけるエネルギー検波

2値PPM変調を非同期検波で検波する場合，エネルギー検波が用いられる．図 3.2のように

シンボル区間を二分割した前半部分と後半部分をそれぞれ二乗積分し，エネルギーの検出を行

う．受信信号を r(t)とし，前半部分のエネルギーをE1，後半部分のエネルギーをE0，とした

とき，それぞれ次式のように表される．

E1 =

∫ Td

0
[r(t)]2 dt (3.28)

E0 =

∫ 1
2
T+Td

1
2
T

[r(t)]2 dt (3.29)
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このとき，Tdは適切に設定された積分区間である．これら 2つのエネルギー値を比較すること

で次式のように受信ビット b̂が得られる．

b̂ =

{
1 (E1 > E0)

0 (others)
(3.30)

　これらのことからもわかるように，PPM変調方式はOOK変調方式のようにスレッショルド

を必要としない．スレッショルドは SNR (Signal Noise Ratio) に依存するため，最適なスレッ

ショルドを決定するには受信側で SNRを推定する必要がある．したがって，PPM変調方式は，

所要周波数帯域がOOK変調方式の 2倍必要であるが，スレッショルドを必要としないという

点では，PPM変調方式はOOK変調方式よりも優れていると言える．

　次にビット誤り率について述べる．受信信号はOOK変調方式のときと同様に，(3.4)式で表

される．これを (3.28)式に代入すると (3.21)式と同様の結果が得られる．このとき，誤り率

Pe|PPM は次式で与えられる [4]．

Pe|PPM = prob(EM < ES)

= prob(EM − ES < 0)

= prob(E′ < 0) (3.31)

ここで，EM とESはそれぞれ検波区間内に信号が存在する場合と存在しない場合のエネルギー

をそれぞれ表しており，このときの平均と分散は (3.22)，(3.23)式，及び (3.24)，(3.25)式でそ

れぞれ与えられる．また，EM とES がガウス分布であることから，E′の平均 µ′は

µ′ = µM − µS

= MN0 + Eb −MN0

= Eb (3.32)

となり，分散 σ′2は

σ′2 = σ2
M + σ2

S

= MN2
0 + 2EbN0 +MN2

0

= 2MN2
0 + 2EbN0 (3.33)

となる．よって誤り率 Pe|PPM は

Pe|PPM =
1√
2πσ′

∫ 0

−∞
exp

[
−(x− µ′)2

2σ′2

]
dx (3.34)
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で与えられ，y = (x− µ′)/σ′とおくと

Pe|PPM =
1√
2π

∫ −µ′
σ′

−∞
exp

[
−y2

2

]
dy

=
1√
2π

∫ ∞

µ′
σ′

exp

[
−y2

2

]
dy (3.35)

と変形できる．ここで，(3.19)式でQ関数が与えられることから

Pe|PPM = Q

(
µ′

σ′

)
= Q

(
Eb√

2MN2
0 + 2EbN0

)

= Q

(
Eb/N0√

2M + 2Eb/N0

)
(3.36)

となり，PPM変調方式のエネルギー検波での誤り率が与えられる．

3.6 まとめ

この章ではUWB-IR変調方式について述べた．振幅位相変調の例としてOOK変調方式，パ

ルス変調方式の例として PPM変調方式を挙げ，それぞれの変調信号を数式と図を用いて示し，

広帯域信号に対する BER特性についての理論式を示した．

　また，復調方法としては相関検波とエネルギー検波について示し，双方のビット誤り率特性

について理論的に示した．
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第 4章

ダイバーシチ手法

4.1 まえがき

無線通信において，通信の信頼性を向上させる手段としてダイバーシチがある．これは，送

信側か受信側，もしくは双方において複数のアンテナを用いる手法のことである．ダイバーシ

チを行う際には送信側もしくは受信側において送受信アンテナ間のチャネル特性を知る必要が

ある．本章では，送信ダイバーシチの場合において，送信側でチャネル情報が既知であるもの

の例として，等利得合成と最大比合成について述べる．また，送信側でチャネル情報が既知で

ないものの例として，時空間ブロック符号について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節は等利得合成について述べる．

第 3節は最大比合成について述べる．

第 4節は時空間ブロック符号について述べる．

4.2 等利得合成

ダイバーシチの手法の中で比較的簡単なものとして，等利得合成 (EGC : Equal Gain Com-

bining) がある．これは，各ブランチにおいて位相整合を行い，続いて等しい重みを乗算し，そ

れらの合成する手法である．

図 4.1に送信ブランチ数 2，受信ブランチ数 1のダイバーシチのシステムモデルを示す．こ

のモデルにおいて送信アンテナ#0と受信アンテナ間のチャネル特性を h0，送信アンテナ#1と

受信アンテナ間のチャネル特性を h1とすると以下の式で表現される．

hi = |hi|ejθi (for i=0,1) (4.1)

2つの送信アンテナからの送信信号 s0，s1は

si = wis (for i=0,1) (4.2)
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Tx Rx

#0

#1

0

0

0

1

1

1

w

w

s

s

h

h

図 4.1 送信ダイバーシチシステムモデル

と表される．ここで sは送信信号で全ての送信アンテナでの電力の合計がEsとなるように 1つ

のアンテナ当たり信号電力Es/2を持つとする．また，wiは複素利得を表しており，送信側で

フィードバックチャネルを用いてチャネル情報 (CSI : Channel State Information) が既知であ

るとし，位相整合を行い，等しい重み付けをするため，次式で与えられる．

wi = e−jθi (4.3)

そして，受信側では 2つのアンテナからの信号が合成され受信されるので，受信信号 rは以下

の式で与えられる．

r = h0w0s0 + h1w1s1 + n

= |h0|ejθ0e−jθ0s+ |h1|ejθ1e−jθ1s+ n

= |h0|s+ |h1|s+ n (4.4)

このとき，nは平均0，分散Nの加法性白色ガウス雑音である．よって，受信機での合成SNRγΣEGC

は

γΣEGC =
(|h0|s+ |h1|s)2

n2

=

(
|h0|s
n

+
|h1|s
n

)2

=

(
|h0|

√
Es/2√
N

+ |h1|
√

Es/2√
N

)2

= (
√
γ0 +

√
γ1)

2 (4.5)

となる．ここで，γ0と γ1はそれぞれアンテナ#0またはアンテナ#1における SNRである．
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4.3 最大比合成

次に最大比合成 (MRC : Maximum Ratio Combining) について述べる．これは EGCと同

様に各ブランチ間において位相整合を行うが，その後の重み付けについては合成 SNRが最大

となるような重み付けを各送信信号に対して行い，合成するものである．

図 4.1と同様のモデルにおいて，フィードバックチャネルを用いて送信側でCSIが既知であ

るとした場合，合成 SNRを最大とする各ブランチでの重み係数 wiは次の式で与えられる．

wi =
h∗i√

|h1|2 + |h2|2

=
|hi|e−jθi√
|h1|2 + |h2|2

(for i = 0, 1) (4.6)

よって，受信アンテナで合成された受信信号 rは

r = h0w0s0 + h1w1s1 + n

= |h0|ejθ0
|h0|e−jθ0√
|h1|2 + |h2|2

s+ |h1|ejθ1
|h1|e−jθ1√
|h1|2 + |h2|2

s+ n

=
|h0|2√

|h1|2 + |h2|2
s+

|h1|2√
|h1|2 + |h2|2

s+ n

=
√

|h0|2 + |h1|2s+ n (4.7)

このとき，nは平均0，分散Nの加法性白色ガウス雑音である．よって，受信機での合成SNRγΣMRC

は

γΣMRC =
(
√

|h0|2 + |h1|2s)2

n2

=
|h0|2 + |h1|2

N

Es

2

= γ0 + γ1 (4.8)

となる．ここで，γ0 と γ1 はそれぞれブランチ#0またはブランチ#1における SNRである．

(4.8)式から受信 SNRが各ブランチでの SNRの和となっていることから，送信ダイバーシチ

においても送信側でチャネル特性が既知であるとすると，受信ダイバーシチにおけるMRCと

同様の特性が得られていることがわかる．
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4.4 時空間ブロック符号

前節までで述べたダイバーシチの手法は全て送信機側でのCSIが必要である．通常，送信機

側でCSIを取得する場合，受信機側においてパイロット信号を用いてチャネル推定を行い，そ

の情報を送信機側にフィードバックすることになる．しかし，このようなシステムを送信機側

に組み込むことは，送信機の大型化につながるため，インプラントBANにおける送信ダイバー

シチのシステムとしては好ましくない．

そのため，本研究では送信機の小型化を目的に時空間ブロック符号 (STBC : Space Time

Block Code) [1]を送信ダイバーシチの手法として採用した．STBCでは，送信機側において

CSIを推定することなく，受信側で得られる信号を適切に処理することで，送信ダイバーシチ

の利得を得ることが可能である．また，文献 [2]において STBCが IR通信方式においても適

用可能であることが示されている．

4.4.1 送信ダイバーシチにおける時空間ブロック符号

Tx Rx

#0

#1

図 4.2 STBCによる送信ダイバーシチシステムモデル

表 4.1 各送信アンテナからの送信信号

frame 2k frame 2k + 1

Tx antenna 0 s2k −s2k+1

Tx antenna 1 s2k+1 s2k

図 4.2に STBCを用いた送信ダイバーシチのシステムモデルを示す．このモデルにおいて，

タイムスロット 2k番目と 2k + 1番目のフレームを k番目のフレームペアとして定義する．ま

た，本研究ではフレームペア内ではフェージングの変動はないものとしている．よって k番目

のフレームペアにおけるフェージング振幅ベクトル h(k)は

h(k) = [h0(k) h1(k)]
T (4.9)
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となる．このとき，hi(k)は k番目のフレームペアにおける送信アンテナ#iと受信アンテナの

間の準静的フェージング特性を表しており，[·]T は転置を表している．表 4.1に k番目のフレー

ムペアでの送信信号の組み合わせを示す．各フレームでは，2つの送信アンテナ#0と#1から

同時に異なる信号を送信する．2k番目のタイムスロットでは送信アンテナ#0と送信アンテナ

#1からはそれぞれ s2kと s2k+1がそれぞれ送信される．また，次の 2k+1番目のタイムスロッ

トでは前のタイムスロットで他方のアンテナから送信した信号の複素共役である−s∗2k+1と s∗2k

を送信アンテナ#0と送信アンテナ#1からそれぞれ送信する．このとき，各送信信号は Es/2

の送信電力を持つものとする．これらから，それぞれのタイムスロットにおける受信信号 r2k

と r2k+1は

r2k = h0(k)s2k + h1(k)s2k+1 + n2k (4.10)

r2k+1 = h1(k)s
∗
2k − h0(k)s

∗
2k+1 + n2k+1 (4.11)

となる．ここで，n2k n2k+1 は各タイムスロットにおける平均 0，分散 N の加法性白色ガウ

ス雑音である．(4.10)，(4.11) 式を用いて k 番目のフレームペアにおける受信信号ベクトル

rk = [r2k r∗2k+1]
T を生成する．

rk =

 r2k

r∗2k+1


=

 h0(k)s2k + h1(k)s2k+1 + n2k

h∗1(k)s2k − h∗0(k)s2k+1 + n∗
2k+1


=

h0(k) h1(k)

h∗1(k) −h∗0(k)

 s2k

s2k+1

+

 n2k

n∗
2k+1


= Hksk + nk (4.12)

と表される．ここで，sk = [s2k s∗2k+1]
T，nk = [n2k n∗

2k+1]
T であり，また，

Hk =

h0(k) h1(k)

h∗1(k) −h∗0(k)

 (4.13)

である．

受信機側で信号を受信後，その受信信号を用いたチャネル推定によって行列Hk を推定し，

その行列のエルミート転置をHT
k とする．この行列HT

k と受信信号ベクトル rkから r′kを生成
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すると，

r′k = HT
k rk

=

h∗0(k) h1(k)

h∗1(k) −h0(k)


h0(k) h1(k)

h∗1(k) −h∗0(k)

 s2k

s2k+1

+

 n2k

n∗
2k+1


=

|h0(k)|2 + |h1(k)|2 0

0 |h0(k)|2 + |h1(k)|2

 s2k

s2k+1

+

h∗0(k) h1(k)

h∗1(k) −h0(k)

 n2k

n∗
2k+1


= (|h0(k)|2 + |h1(k)|2)I2sk + ñk (4.14)

となる．このとき，ñkは平均 0，共分散行列

E[ñkñ
∗
k] = (|h0(k)|2 + |h1(k)|2)N0I2 (4.15)

を持つ複素ガウス雑音ベクトルである．よって (4.14)式から

r′2k = (|h0(k)|2 + |h1(k)|2)s2k + h∗0(k)n2k + h1(k)n
∗
2k+1 (4.16)

r′2k+1 = (|h0(k)|2 + |h1(k)|2)s2k + h∗1(k)n2k − h0(k)n
∗
2k+1 (4.17)

が得られ，送信側においてCSIがない場合でも STBCを用いることで 2つの送信信号を分離す

ることができる．また，このときの受信 SNRは

γi =

[
(|h0(k)|2 + |h1(k)|2)si

]2
ñi

2

=

[
(|h0(k)|2 + |h1(k)|2)

]2 Es
2

(|h0(k)|2 + |h1(k)|2)N0

=
(|h0(k)|2 + |h1(k)|2)Es

2N0
(for i=2k,2k+1) (4.18)

となる．ここで分母の係数の 2は siが全てのアンテナの送信電力の和であるEsの半分の電力

で送信されたという事実に基づいている．即ち受信 SNRは各ブランチごとの SNRの総和を 2

で割った値と等しくなっている．

このことから，STBCを用いた送信ダイバーシチのダイバーシチ利得は送信 2ブランチの

MRCの場合と等しい利得 2が得られていることがわかる．その一方で，アレー利得に関して

はMRCが 2を達成できるのに対して，STBCを用いた場合にはアレー利得は 1となっている．
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4.4.2 送受信ダイバーシチにおける時空間ブロック符号

Tx Rx

#0

#1

#0

#1

図 4.3 送受信ダイバーシチシステムモデル

表 4.2 各送受信アンテナ間のフェージング特性

Rx antenna #0 Rx antenna #1

Tx antenna #0 h00(k) h01(k)

Tx antenna #1 h10(k) h11(k)

さらなる通信特性の信頼性向上のためには，送信ダイバーシチに加え，受信側でも複数のア

ンテナを用いる送受信ダイバーシチの適用が効果的である．図 7.5に STBCを用いた送受信ダ

イバーシチのシステムモデルを示す．本研究では送信アンテナと受信アンテナがそれぞれの 2

つのシステムを考える．表 4.2に各送受信アンテナ間のフェージング特性を示す．また，各送

信アンテナからの送信信号の組み合わせは送信ダイバーシチの場合と同様で，表 4.1に示す．

これらから，k番目のフレームペアにおける各タイムスロット，各受信アンテナでの受信信

号 r0,2k r0,2k+1 r1,2k r1,2k+1は

r0,2k = h00(k)s2k + h10(k)s2k+1 + n0,2k (4.19)

r0,2k+1 = −h00(k)s2k+1 + h10(k)s2k + n0,2k+1 (4.20)

r1,2k = h01(k)s
∗
2k + h11(k)s

∗
2k+1 + n1,2k (4.21)

r1,2k+1 = −h01(k)s
∗
2k+1 + h11(k)s

∗
2k + n1,2k+1 (4.22)

と表される．ここで，n0,2k n0,2k+1 n1,2k n1,2k+1はそれぞれ各受信アンテナと各タイムスロッ

トにおける平均 0，分散N の加法性白色ガウス雑音である．これらの式を用いて受信信号ベク
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トル rkを生成すると

rk =


r0,2k

r0,2k+1

r∗1,2k

r∗1,2k+1



=


h00(k)s2k + h10(k)s2k+1 + n0,2k

−h00(k)s2k+1 + h10(k)s2k + n0,2k+1

h∗01(k)s2k + h∗11(k)s2k+1 + n∗
1,2k

−h∗01(k)s2k+1 + h∗11(k)s2k + n∗
1,2k+1



=


h00(k) h10(k)

h10(k) −h00(k)

h∗01(k) h∗11(k)

h∗11(k) −h∗01(k)


[

s2k

s2k+1

]
+


n0,2k

n0,2k+1

n∗
1,2k

n∗
1,2k+1


= Hksk + nk (4.23)

となる．このとき，sk = [s2k s2k+1]
T，nk = [n0,2k n0,2k+1 n1,2k n1,2k+1]

T である．また，

Hk =


h00(k) h10(k)

h10(k) −h00(k)

h∗01(k) h∗11(k)

h∗11(k) −h∗01(k)

 (4.24)

である．また，受信機側でのチャネル推定によって得られた行列をHT
k とすると，

r′k = HT
k rk

=

[
h∗00(k) h∗10(k) h01(k) h11(k)

h∗10(k) −h∗00(k) h11(k) −h01(k)

]


h00(k) h10(k)

h10(k) −h00(k)

h∗01(k) h∗11(k)

h∗11(k) −h∗01(k)


[

s2k

s2k+1

]
+


n0,2k

n0,2k+1

n∗
1,2k

n∗
1,2k+1




=

[
|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2 0

0 |h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2

]

[
s2k

s2k+1

]
+


h00(k) h10(k)

h10(k) −h00(k)

h∗01(k) h∗11(k)

h∗11(k) −h∗01(k)




n0,2k

n0,2k+1

n∗
1,2k

n∗
1,2k+1


= (|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)I2sk + ñk (4.25)

となる．このとき，ñkは平均 0，共分散行列

E[ñkñ
∗
k] = (|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)N0I2 (4.26)
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を持つ複素ガウス雑音ベクトルである．よって (4.25)式から

r′2k = (|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)s2k

+h∗00(k)n0,2k + h∗10(k)n0,2k+1 + h01(k)n
∗
1,2k + h11(k)n

∗
1,2k+1 (4.27)

r′2k+1 = (|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)s2k

+h∗10(k)n0,2k − h∗00(k)n0,2k+1 + h11(k)n
∗
1,2k − h01(k)n

∗
1,2k+1 (4.28)

が得られ，STBCを用いた送信ダイバーシチの場合と同様に合成された受信信号から 2つの送

信信号を分離することができる．このときの受信 SNRは r′2kのとき，

γ2k =

[
(|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)s2k

]2[
h∗00(k)n0,2k + h∗10(k)n0,2k+1 + h01(k)n∗

1,2k + h11(k)n∗
1,2k+1

]2
=

[
(|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)

]2 Es
2

(|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)N0

=
(|h00(k)|2 + |h01(k)|2 + |h10(k)|2 + |h11(k)|2)Es

2N0
(4.29)

となる．r′2k+1の場合も同様の結果が得られる．以上より，STBCを用いた送受信ダイバーシ

チのダイバーシチ利得は 4ブランチのMRCの場合と等しい利得が得られていることがわかる．

4.5 まとめ

本章では代表的なダイバーシチ手法について述べた．送信機側でCSIが既知である手法の例

として，等利得合成と最大比合成についてシステムモデルを示し，SNRの特性について理論式

によって示した．また，送信機側で CSIが既知でない手法として時空間ブロック符号を示し，

送信側のCSIを用いない場合でも同じブランチ数のMRCと等しいダイバーシチ利得が得られ

ることを理論式によって示した．
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第 5章

インプラントUWB送信偏波アンテナの

設計と特性評価

5.1 まえがき

ダイバーシチの実現において，検討する事項の 1つとしてダイバーシチに適したアンテナの

設計が挙げられる．

本章では，送信偏波アンテナ設計と特性評価について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節はアンテナ特性評価シミュレーションに用いた FDTD法について述べる．

第 3節は設計したアンテナの構造について述べる．

第 4節は設計したアンテナの特性評価について述べる．

第 5節はまとめである．

5.2 FDTD法

本節では，電磁界解析に用いられる手法の1つであるFDTD(Finite Difference Time Domain)

法について述べる．また，FDTD法における代表的な境界条件であるPML(Perfectly Matched

Layer)についても述べる．

5.2.1 原理

Maxwellの電磁界方程式

rotE = −µ
∂H

∂t
(5.1)

rotH = ε
∂E

∂t
+ σE (5.2)
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を直交座標系における x，y，z 軸方向の各成分ごとの表示に書き換えると，以下の式が得ら

れる．

∂Hx

∂t
=

1

µ
(
∂Ey

∂z
− ∂Ez

∂y
) (5.3)

∂Hy

∂t
=

1

µ
(
∂Ez

∂x
− ∂Ex

∂z
) (5.4)

∂Hz

∂t
=

1

µ
(
∂Ex

∂y
− ∂Ey

∂x
) (5.5)

∂Ex

∂t
=

1

ε
(
∂Hz

∂y
− ∂Hy

∂z
− σEx) (5.6)

∂Ey

∂t
=

1

ε
(
∂Hx

∂z
− ∂Hz

∂x
− σEy) (5.7)

∂Ez

∂t
=

1

ε
(
∂Hy

∂x
− ∂Hx

∂y
− σEz) (5.8)

これらの方程式において，時間と空間の二つの領域で中心差分展開を行う．計算領域を空間

差分する際の x，y，z軸方向のセルの辺の長さをそれぞれ δx，δy，δzとし，また時間差分を

δtとしたときの，直交座標系 (iδx, jδy, kδz) = (i, j, k)における時間mδt (m :イタレーション

数) の諸量を関数 F として

F (iδx, jδy, kδz,mδt) = Fm(i, j, k) (5.9)

と表記することにする．今回は微小セルとして立方体を定義したため，空間差分は δx = δy =

δz = δと一定にした．この表記法を用いて時間と空間についての微分形をそれぞれ差分化表現

にすると，次式が得られる．

∂Fm(i, j, k)

∂x
=

Fm
(
i+ 1

2 , j, k
)
− Fm

(
i− 1

2 , j, k
)

δx
+O(δx2) (5.10)

∂Fm(i, j, k)

∂t
=

Fm+ 1
2 (i, j, k)− Fm− 1

2 (i, j, k)

δt
+O(δt2) (5.11)

ただし,(5.10)式は x軸方向の空間領域についての差分近似式であり，(5.11)式は時間領域につ

いてのそれである．また，Oは差分化に伴う誤差を表す関数である．

任意のセル (i, j, k)においる磁界と電界を図 5.1に示すように定義すると，(5.10)式，(5.11)
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式を (5.3)～(5.8)式に適用することで以下の差分展開式が得られる．

H
m+ 1

2
x

(
i, j +

1

2
, k +

1

2

)
= H

m− 1
2

x

(
i, j +

1

2
, k +

1

2

)
+

δt

µ
(
i, j + 1

2 , k + 1
2

)
δ

·
{
Em

y

(
i, j +

1

2
, k + 1

)
− Em

y

(
i, j +

1

2
, k

)
+Em

z

(
i, j, k +

1

2

)
− Em

z

(
i, j + 1, k +

1

2

)}
(5.12)

H
m+ 1

2
y

(
i+

1

2
, j, k +

1

2

)
= H

m− 1
2

y

(
i+

1

2
, j, k +

1

2

)
+

δt

µ
(
i+ 1

2 , j, k + 1
2

)
δ

·
{
Em

z

(
i+ 1, j, k +

1

2

)
− Em

z

(
i, j, k +

1

2

)
+Em

x

(
i+

1

2
, j, k

)
− Em

x

(
i+

1

2
, j, k + 1

)}
(5.13)

H
m+ 1

2
z

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)
= H

m− 1
2

z

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)
+

δt

µ
(
i+ 1

2 , j +
1
2 , k
)
δ

·
{
Em

x

(
i+

1

2
, j + 1, k

)
− Em

x

(
i+

1

2
, j, k

)
+Em

y

(
i, j +

1

2
, k

)
− Em

y

(
i+ 1, j +

1

2
, k

)}
(5.14)

Em+1
x

(
i+

1

2
, j, k

)
=

2ε
(
i+ 1

2 , j, k
)
− σ

(
i+ 1

2 , j, k
)
δt

2ε
(
i+ 1

2 , j, k
)
+ σ

(
i+ 1

2 , j, k
)
δt

· Em
x

(
i+

1

2
, j, k

)
+

δt

δ
· 1

ε
(
i+ 1

2 , j, k
)
+ σ

(
i+ 1

2 , j, k
)
δt/2

·
{
H

m+ 1
2

z

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)
−H

m+ 1
2

z

(
i+

1

2
, j − 1

2
, k

)
+H

m+ 1
2

y

(
i+

1

2
, j, k − 1

2

)
−H

m+ 1
2

y

(
i+

1

2
, j, k +

1

2

)}
(5.15)

Em+1
y

(
i, j +

1

2
, k

)
=

2ε
(
i, j + 1

2 , k
)
− σ

(
i, j + 1

2 , k
)
δt

2ε
(
i, j + 1

2 , k
)
+ σ

(
i, j + 1

2 , k
)
δt

· Em
y

(
i, j +

1

2
, k

)
+

δt

δ
· 1

ε
(
i, j + 1

2 , k
)
+ σ

(
i, j + 1

2 , k
)
δt/2

·
{
H

m+ 1
2

x

(
i, j +

1

2
, k +

1

2

)
−H

m+ 1
2

x

(
i, j +

1

2
, k − 1

2

)
+H

m+ 1
2

z

(
i− 1

2
, j +

1

2
, k

)
−H

m+ 1
2

z

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)}
(5.16)

Em+1
z

(
i, j, k +

1

2

)
=

2ε
(
i, j, k + 1

2

)
− σ

(
i, j, k + 1

2

)
δt

2ε
(
i, j, k + 1

2

)
+ σ

(
i, j, k + 1

2

)
δt

· Em
z

(
i, j, k +

1

2

)
+

δt

δ
· 1

ε
(
i, j, k + 1

2

)
+ σ

(
i, j, k + 1

2

)
δt/2

·
{
H

m+ 1
2

y

(
i+

1

2
, j, k +

1

2

)
−H

m+ 1
2

y

(
i− 1

2
, j, k +

1

2

)
+H

m+ 1
2

x

(
i, j − 1

2
, k +

1

2

)
−H

m+ 1
2

x

(
i, j +

1

2
, k +

1

2

)}
(5.17)
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Ex(i, j, k)

Ez(i, j, k)

Ey(i, j, k) Hz(i, j, k)

Hy(i, j, k)

Hx(i, j, k)

x

z

y

図 5.1 FDTD法における単位セルと電磁界の配置

これらの式により，差分化された計算領域内の微小セルにおける各座標軸方向の電磁界成分が

計算される．図 5.1から磁界と電界は異なる方向成分のそれが δ/2ずつ離れて存在しているこ

と，(5.12)～(5.17)式から磁界と電界は δt/2ずれて交互に逐次計算されていくこと，などがわ

かる．

差分式を逐次計算する際には，安定性，収束性を確保しなければならない．FDTD法におい

ては，単位時間差分 δtの間に電磁界が伝搬する距離が，一つの微小セルの各軸方向の辺の大き

さ δx，δy，δzを越えない条件を満足すればよいとされる．すなわち，計算領域内の電磁界の

最大速度を cmaxとすると，その条件式は√(
cmax · δt

δx

)2

+

(
cmax · δt

δy

)2

+

(
cmax · δt

δz

)2

≤ 1 (5.18)

となり，この式から δx = δy = δz = δとおけば，

δt ≤ δ

cmax

√
3

(5.19)

を得る．
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5.2.2 吸収境界条件

Berengerの PML吸収境界条件 [1]は必要とする計算機メモリは増加するものの，現在のと

ころ最も有効な吸収境界条件である．

真空中の波動インピーダンス Z0，媒質中の波動インピーダンス Z はそれぞれ

Z0 =

√
µ

ε
(5.20)

Z =

√√√√√√µ+
σ∗

ȷω

ε+
σ

ȷω

(5.21)

で与えられるから，インピーダンスマッチング条件 Z0 = Z，すなわち

σ

ε0
=

σ∗

µ0
(5.22)

を満たせば周波数に無関係に反射係数が 0になり，電磁波は反射なしで媒質へ浸透する．しか

も σ，σ∗を十分大きくすればすぐに減衰する．したがってこのような媒質で解析領域を囲めば

無限空間を仮定し構成することができる．ただし σ∗は磁気導電率である．

PML媒質中の電磁界の成分をサブコンポーネントに分けると

ε0
∂Exy

∂t
+ σyExy =

∂Hz

∂y

ε0
∂Exz

∂t
+ σzExz = −∂Hy

∂z
(5.23)

ε0
∂Eyz

∂t
+ σzEyz =

∂Hx

∂z

ε0
∂Eyx

∂t
+ σxEyx = −∂Hz

∂x
(5.24)

ε0
∂Ezx

∂t
+ σxEzx =

∂Hy

∂x

ε0
∂Ezy

∂t
+ σyEzy = −∂Hx

∂y
(5.25)

µ0
∂Hxy

∂t
+ σ∗

yHxy = −∂Ez

∂y

µ0
∂Hxz

∂t
+ σ∗

zHxz = −∂Ey

∂z
(5.26)

µ0
∂Hyz

∂t
+ σ∗

zHyz = −∂Ex

∂z

µ0
∂Hyx

∂t
+ σ∗

xHyx = −∂Ez

∂x
(5.27)

41



Antenna

Scatterer

Perfectly electric conductor 

or

Perfectly magnetic conductor

(1 , 1)

(NX , NY)

図 5.2 PML吸収境界

µ0
∂Hzx

∂t
+ σ∗

xHzx = −∂Ey

∂x

µ0
∂Hzy

∂t
+ σ∗

yHzy = −∂Ex

∂y
(5.28)

となる．電磁界の添字はひとつ目が成分方向でふたつ目が進行方向を示す．ただし，面に対し

て垂直でない導電率成分については 0とする．FDTD法の吸収境界とするためには，PMLも

有限の厚さで打ち切らなければならない．そうすると PMLの外壁の部分で幾分かの反射が起

こる．これを避けるために実際の計算では PMLを数層積層し，徐々に損失を大きくすること

によって電磁界を十分に減衰させるようにする．こうすることによって最外壁を完全電気壁あ

るいは完全磁気壁で囲むことができる．

以上をもとに PML吸収境界と各領域での導電率，磁気伝導率を示したのが図 5.2である.式

で書くと,

σx =


σmax

[
Lδx− x

Lδx

]M
;x < Lδx

0 ;Lδx < x < (NX − L− 1)δx

σmax

[
x− (NX − L− 1)δx

Lδx

]M
;x > (NX − L− 1)δx

(5.29)
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σy =


σmax

[
Lδy − y

Lδy

]M
; y < Lδy

0 ;Lδy < y < (NX − L− 1)δy

σmax

[
y − (NX − L− 1)δy

Lδy

]M
; y > (NX − L− 1)δy

(5.30)

σ∗
x =

µ0

ε0
σx

σ∗
y =

µ0

ε0
σy (5.31)

となる．ただし，LはPMLの層の数，σmaxは外壁での導電率，M は導電率の分布を与える次

数，N は領域のセル数，δx，δyは x，y軸方向のセルサイズである．また，各パラメータを決

定する際には以下の近似式を用いる．

|R(ϕ)| ∼= exp

[
− 2σmaxLδx

(M + 1)ε0c
cosϕ

]
(5.32)

以上の式を FDTD法に組み入れるためには，式を FDTD法の形式に書き直しておく必要が

ある．以下に一例を示す．(5.23)式の第 1式の場合，t = (n− 1/2)δtとすると，

En
xy − En−1

xy

δt
=

1

ε0

∂H
n− 1

2
z

∂y
− σy

ε0
E

n− 1
2

xy (5.33)

となるから，右辺第 2項を σy(E
n
xy +En−1

xy )/(2ε0)で置き換え，さらにExyがExと同じ位置に

配置されることを考えて整理すると

En
xy

(
i+

1

2
, j, k

)
=

1− σy(j)δt

2ε0

1 +
σy(j)δt

2ε0

En−1
xy

(
i+

1

2
, j, k

)

+
δt/ε0

1 +
σy(j)δt

2ε0

1

δy

{
H

n− 1
2

z

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)

−H
n− 1

2
z

(
i+

1

2
, j − 1

2
, k

)}
(5.34)

を得る．ただし，σy は y方向にのみ変化するので σy(j)とした．

磁界に関しても全く同様で，(5.28)式の第 1式の場合，

H
n+ 1

2
zx −H

n− 1
2

zx

δt
= − 1

µ0

∂En
y

∂x
− σx

ε0
Hn

zx (5.35)

となる．電界の場合との類似から第 2項を σx(H
n+1/2
zx +H

n−1/2
zx )/(2ε0)で置き換え，右辺第 1
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項の微分もHzxと同じ位置で微分してHzxについてまとめると

H
n+ 1

2
zx

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)
=
1−

σx

(
i+

1

2

)
δt

2ε0

1 +

σx

(
i+

1

2

)
δt

2ε0

H
n− 1

2
zx

(
i+

1

2
, j +

1

2
, k

)

− δt/µ0

1 +

σx

(
i+

1

2

)
δt

2ε0

1

δx

{
En

y

(
i+ 1, j +

1

2
, k

)
− En

y

(
i, j +

1

2
, k

)}

(5.36)

が得られる．

5.3 アンテナ構造

人体組織による影響を受けた信号の波長 λは次のように与えられる [2]．

λ =
λ0

Re[ϵr(ω)]
(5.37)

ここで λ0は自由空間中における信号の波長，ϵr(ω)は人体組織の複素比誘電率，ωは角周波数

をそれぞれ表す．このようにインプラント通信で使用可能なアンテナを設計する際には，人体

組織による信号の波長短縮効果を考慮する必要がある．

本研究では，前章で述べた STBCによるダイバーシチを実現するために，送信側では偏波ダ

イバーシチを採用した．そのため，前述の波長短縮効果を考慮したインプラントUWBに設計

された平面ループアンテナ [6]を元に，偏波ダイバーシチに適したアンテナの設計を行った．偏

波ダイバーシチを行うため，使用周波数帯での両アンテナの反射量を低く抑えると同時に，ア

ンテナ間の結合量をできるだけ小さくする必要がある．そのため，反射係数とともに 2つのア

ンテナ間の結合量についても確認を行った．

図 5.3(a)に設計した平面楕円型ループアンテナを示す．このアンテナは比誘電率 4.0で厚さ

1.6 mmの円環状の誘電体の上に，厚さ 0.1 mmの銅箔が置かれている構造をしており，円環の

長径が 4.8mm，短径が 3.2mmとなっている．

このような形状のアンテナを図 5.3(b)のように，xy平面と yz平面にそれぞれのエレメント

が接触しないように配置し，本研究における提案アンテナの構造とした．このアンテナの体積

は 11.3 × 11.3 × 8.5 mm3となっており，現在製品化されているカプセル内視鏡の体積が 11 ×

11 × 26 mm3であることから [3]，設計アンテナの体積はカプセルの半分となっていることがわ

かる．また，UWBパルス発生器にはサイズが 0.4 × 0.4 mm2のものも存在することから [4]，

設計アンテナをカプセル内視鏡に組み込んだとしても送信機回路やバッテリーを内蔵する十分
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図 5.3 設計した偏波ダイバーシチアンテナの構造
　

なスペースは確保することが可能である．このことから，設計した偏波ダイバーシチアンテナ

はカプセル内視鏡で使用可能であるということが言える．

5.4 アンテナ特性評価

5.4.1 特性評価環境

前節で設計したアンテナについて，電磁界シミュレーションと実験の双方において，反射係

数及びアンテナ間結合について評価を行った．初めに前述の FDTD法を用いた電磁界シミュ

レーションによりアンテナ特性の評価を行った．図 5.4に特性評価環境の概略図を示す．この

環境はカプセル内視鏡のように送信機が体内に存在することを仮定している．設計したアンテ

ナはUWBローバンドでの使用を目的としているため，シミュレーションの際には 50 ohmの

内部インピーダンスを持つ電圧源より 3.4–4.8 GHzの信号を図 5.3(b)に示す給電点のどちらか

に対して印加した．また，信号を印加されていない給電点に関しては 50 ohmの終端抵抗を接

続してある．このアンテナを 32.5 × 15 × 17 mm3の直方体の誘電体モデルの内部に配置した．

この誘電体モデルは後述する実験での評価に用いた生体等価液体ファントムと同じサイズであ

る．使用した液体の電気定数の周波数特性を図 5.5に示す．この値は人体の平均的な電気定数

を表す 2/3筋肉の値に近いものとなっており，周波数に対して比誘電率は反比例，導電率は比

例する傾向にある．このことから，FDTDシミュレーションにおいてこれらの電気定数の周波

数依存性も考慮した．

次に生体等価液体ファントムを用いた実験によりアンテナ特性の評価を行った．評価の環境

は図 5.4に示す FDTDシミュレーションの環境と同様のものを構築し，評価を行った．図 5.6

に測定に用いるために製作したダイバーシチアンテナを示す．このアンテナは液体ファントム

と直接触れないように表面に厚さ 0.1 mmのボンドによるコーティングを施してある．このボ
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ンドの層については FDTDシミュレーションにおいても再現しており，その比誘電率は 2.2と

した．また，小型アンテナの実験評価において，アンテナの給電方法も重要となってくる [5].

本研究においてはアンテナの給電については小型の u.flコネクタを用いた．そして，このコネ

クタを通してアンテナの 2つの給電点をネットワークアナライザのそれぞれのポートに接続し,

アンテナ特性の測定を行った．

17 cm

32.5 cm

Antenna

Liquid phantom

Network analyzer

Port 1

15 cm

Port 2

図 5.4 アンテナ特性解析環境
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図 5.5 液体ファントムの電気定数

5.4.2 アンテナ反射特性

図 5.7に FDTDシミュレーション及び液体ファントムを用いた実験によって得られたアン

テナ反射特性 S11をそれぞれ示す．図 5.7よりシミュレーションと実験の双方の結果において
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図 5.6 ファントムの測定に用いたアンテナ
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図 5.7 アンテナ反射特性

使用帯域であるUWBローバンドにおいて S11特性が-10 dB以下となっていることが確認でき

る．この結果より電圧定在波 (VSWR : Voltage Standing Wave Ratio)が 2.0以下となってい

ることがわかり，設計アンテナは入力電力の 90 %以上を放射できることになる．また，実験と

シミュレーションにおいて S11特性の傾向が一致していることから，設計アンテナが実環境で

も使用できることを確認した．

これに加えて，液体ファントムの電気定数を変化させた際の S11特性についても評価を行っ

た．評価の方法として，FDTDシミュレーションにおいて図 5.5に示した液体ファントムの電

気定数に対して-30%から+30%までの間で 10%ずつ誤差を与えた場合において S11特性も算出

を行った．図 5.8にシミュレーションによって得られた結果を示す．この図から，電気定数の誤

差が正から負に変化する，つまり液体ファントムの電気定数の値が小さくなるに従ってアンテ
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図 5.8 アンテナ反射特性
ナの共振周波数が高くなっていることが確認できる．しかしながら，どの場合においても S11

特性がUWBローバンドにおいて要求を満たしていることから，設計アンテナは電気定数が変

化した場合でも使用可能であることを確認した．

5.4.3 アンテナ間結合
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図 5.9 アンテナ間結合特性

前節でも述べたように，偏波ダイバーシチを行う上で，異なる偏波の信号を受信することは

好ましくない．そのため，設計したアンテナにおいて 2つのループアンテナ間での結合量につ

いても FDTDシミュレーションと液体ファントムを用いた実験の双方により確認を行った．な
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図 5.10 アンテナ間結合特性

お，本研究においては S21をアンテナ間結合量として用いている．S11特性評価の場合と同様

の図 5.4に示す環境において得られた S21特性を図 5.9に示す．図 5.9において，シミュレー

ションと実験の両方において，3.4-4.8 GHzにおける S21特性が-20 dB以下となっていること

がわかる．このことから，お互いのループアンテナの受信電力は，もう一方のアンテナから放

射された信号の電力の 1 %以下と十分に低い値となっている．このことから，設計したアンテ

ナが偏波ダイバーシチアンテナとして使用可能であるということを確認した．

また，S11特性評価の場合と同様に液体ファントムの電気定数に対して-30%から+30%まで

の間で 10%ずつ誤差を与えた場合において，FDTDシミュレーションによる S21特性も算出を

行った．図 5.10に液体ファントムの電気定数に誤差を与えた際に得られた S21特性を示す．こ

の図から，S11特性のときと同様に液体ファントムの電気定数が小さくなるに従い，S21の周波

数特性が右にシフトしていることが確認できる．しかしながら，どの電気定数においても S21

特性は-30 dB以下となっていることがわかる．これらのことから，アンテナ間の結合特性に関

しては電気定数による影響はほとんどないということが言える．

5.4.4 アンテナ指向性

アンテナ特性を評価する上で重要な指標の 1つとして，アンテナの指向性も挙げられる．そ

こで，FDTDシミュレーションにおいて設計アンテナの指向性に関しても評価を行った．シミュ

レーションの環境は前述の反射特性とアンテナ間結合特性の場合と同様に図 5.4を用いた．こ

の環境において，それぞれのポートに対して信号を印加した場合に得られたアンテナの指向性

について図 5.11に示す．図 5.11(a)のXY平面における指向性について，それぞれのポートに
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印加したものを比較すると，ポート 1に印加したものは 0◦と 180◦の方向に強く放射している

のに対し，ポート 2に印加した場合では 90◦と 270◦の方向に強く放射していることがわかる．

このことから，それぞれの指向性が直交しており偏波ダイバーシチアンテナとしての効果が得

られることが確認できる．また，図 5.11(b)の YZ平面における指向性については，ポート 1

と 2の双方においてファントムの上面である 90◦の方向に強く放射していることがわかる．こ

れらの結果から，設計アンテナがインプラントにおける偏波ダイバーシチアンテナとして使用

可能であることを確認した．
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図 5.11 アンテナ指向性

5.5 まとめ

本章では，偏波ダイバーシチを実現するための偏波アンテナの設計について述べた．先行研

究で開発された広帯域用ループアンテナを基に偏波アンテナを設計し，このアンテナについて

FDTD法を用いた電磁界シミュレーション及び液体ファントムを用いた実験によりアンテナ特

性の評価を行った．設計した送信偏波アンテナはUWBローバンドにおける S11特性がシミュ

レーションと実験の双方においておおむね-10dB以下となっており，また 2つの結果の傾向が

一致していることを確認した．また，S21特性に関しても-20dB以下とアンテナ間で結合が十

分に低くなっているという結果を得た．加えて，液体ファントムの電気定数を変化させた場合

についてもシミュレーションにより評価を行い，この場合の S11特性と S21特性も要求条件を

満たしていることを確認した．最後に，アンテナ指向性についても評価を行い 2つのアンテナ

指向性に十分な差異が見られた．これらの結果から，設計した送信偏波アンテナがインプラン

トUWB通信におけるダイバーシチアンテナとして使用が可能であるということを示した．
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第 6章

インプラントBANにおける無線伝搬特

性の実験的評価

6.1 まえがき

無線通信において通信特性評価を行う場合，信号伝搬特性を算出する必要がある．そのため，

本章では人体内の送信機から人体外の受信機に信号が伝搬する際の信号伝搬特性について，実

験的評価により導出を行う．

第 1節はまえがきである．

第 2節は液体ファントムを用いた測定によるパスロス特性について述べる．

第 3節は生体を用いた測定によるパスロス特性について述べる．

第 4節は各偏波間の相関係数について述べる．

第 5節はまとめである．

6.2 液体ファントムを用いた測定によるパスロス特性の導
出

初めに生体等価液体ファントムを用いてUWBローバンドにおけるパスロスの測定を行った．

本実験では送信アンテナとして，前節で設計した偏波ダイバーシチアンテナを，受信アンテナ

として半円不平衡型ダイポールアンテナ [1]をそれぞれ用いた．図 6.1に使用した受信アンテ

ナを示す．このアンテナは厚さ 1.6 mm，比誘電率 4.0の誘電体基板の上に厚さ 0.1 mmの銅箔

が置かれたものになっており，表面の放射エレメントが半円形で裏面の放射エレメントは台形

となっている．図 6.2に受信アンテナの S11特性を示す．この図から，受信アンテナは UWB

ローバンドにおいて反射係数-10 dB以下を達成しており，UWBローバンドにおいて使用可能

であることを確認した．

図 6.3，6.4に実験の概略図及び実際の測定系の写真をそれぞれ示す．測定に用いた液体ファ

ントムのサイズは前章の送信偏波アンテナの特性評価に用いたものと同様である．この液体ファ
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図 6.1 受信アンテナの構造
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図 6.3 液体ファントムにおけるパスロス測定の概略図
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図 6.5 パスロス測定におけるアンテナ配置

ントムの上面から 2 cm下に送信アンテナを配置し，受信アンテナは液体ファントムが満たさ

れている水槽の側面から 1 mm離した位置に配置した．この測定系において，送受信アンテナ

間距離を 2 cmから 12 cmまで 2 cmごとに変化させパスロスの測定を行った．また，この測

定を図 6.5に示す 2つのアンテナ配置について行い，偏波の変化によるパスロスへの影響につ

いても評価を行った．図 6.5(a)の配置は送信アンテナのループ面と受信アンテナが平行になっ

ており，図 6.5(b)については送信アンテナのループ面と受信アンテナが直交するような配置と

なっており，これらの配置を以降 “Parallel”，“Vertical”とそれぞれ呼称する．

この実験においてパスロスを算出するために，ネットワークアナライザを用いて S31および

S32特性を測定した．しかしながら，得られた特性は反射係数の影響が入っているため，この

特性を取り除くために以下に示すような処理 [2]を行った．まず初めに，アンテナから放射さ

れる電力 P ′
Txは

P ′
Tx = PTx(1− |S11|2) (6.1)

で与えられる．ここで，PTxはアンテナへの入力電力である．次にネットワークアナライザで
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得られる入出力電力の比である |S31|2は

|S31|2 =
PRx

PTx
(6.2)

で算出される．ここで PRxは受信アンテナでの受信電力である．しかし，(6.2)式は送信アン

テナの反射係数の影響が内包されたものとなっている．そのため，反射係数の影響を取り除い

たより現実的な |S31|2は

|S′
31|2 =

PRx

P ′
Tx

=
PTx|S31|2

PTx(1− |S11|2)

=
|S31|2

1− |S11|2
(6.3)

となる．また，パスロス PLは S31の逆数で与えられることから

PL =
1

|S′
31|2

. (6.4)

となり，これを用いて測定値からパスロスの計算を行った．

図 6.6に測定により得られた UWBローバンドにおけるパスロスの距離特性を示す．図 6.6

から “Vertical”と比較して “Parallel”のほうがパスロスの値が小さくなっていることがわかる．

2つのパスロスの差は全ての距離において約 10 dBとなっており，このことから設計したアンテ

ナが偏波ダイバーシチアンテナとして使用可能であることを確認した．また，通信距離 10 cm

の地点において，“Parallel”ではパスロスが約 60 dB，“Vertical’では約 70 dBとなっているこ

とがわかる．この値は一般的な通信機で許容される値である．これらの理由から，インプラン

ト通信環境下で偏波ダイバーシチ技術を適用することにより，通信特性を向上させることが可

能であることを示した．

6.3 動物実験におけるパスロス特性の導出

次により実環境に即した評価を行うために動物実験によるパスロス特性の評価を行った．本

実験はノルウェーのオスロ大学病院にて実施されたが，動物実験の前にノルウェーの動物研究

機関 (NARA : Norweigian Animal Research Authority)による承認を得た上で実施された．ま

た，実験には生体として豚を用いたが，実験中はEU Directive 2010/63の第 23条に定義されて

いる標準臨床規定に従って，欧州動物実験学会 (FELSA : Federation of European Laboratory

Animal Science Associations)のカテゴリー Cの連盟によって認定された研究者が，被験体で

ある生体に対して人道的な治療を行った．

55



2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
0

10

20

30

40

50

60

70

80

Distance (cm)

P
at

h
 l

o
ss

 (
d
B

)

 

 

"Parallel"

"Vertical"

図 6.6 液体ファントムを用いた測定によって得られたパスロス対距離特性

実験の概略図を図 6.7に示す．この実験において，設計した送信偏波アンテナを生体の内部

に挿入し，図 6.1に示した受信アンテナを生体の体表に配置した．生体内にアンテナを挿入す

る際に生体の腹部側面に対して開腹手術を行い，腹腔内に対してアンテナが挿入できるように

した．また，反射波によるアンテナ結合を防ぐためにフェライトコアを生体にアンテナを挿入

した箇所に設置した．図 6.8は豚の解剖図上に送信アンテナの挿入位置と受信アンテナの配置

を示したものである．本実験では，生体内に挿入した送信アンテナの位置は固定し，生体表面

に存在する受信アンテナの位置を移動させることで送受信アンテナ間の距離を変化させている．

表 6.1に送受信アンテナ間距離及び，それぞれの伝搬経路に存在する臓器や生体組織の名称を

示す．送受信アンテナは液体ファントムの実験のときと同様にネットワークアナライザの各ポー

トに接続し，S31特性及び S32特性について測定を行った．この際，送受信アンテナはそれぞ

れ生体と直接接触しないようにニトリルブタジエンゴムの層で覆うようにした．図 6.9に本実

験におけるアンテナ配置の一例を示す．
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図 6.8 動物実験における送受信アンテナの配置

表 6.1 各送受信アンテナ間距離及び生体組織の名称
Antenna position Distance (mm) Organs and Tissues

along the propagation path

A 45 small intestine, skin

B 57 small intestine, skin

C 63 small intestine, large intestine, skin

D 82 small intestine, skin

E 95 small intestine, large intestine, skin

F 71 small intestine, skin

G 36 small intestine, skin

H 113 small intestine, stomach, skin

図 6.10に動物実験によって得られた 3.4から 4.8 GHzにおけるパスロスの距離特性を示す．

パスロスについては液体ファントムを用いた測定のときと同様に，ネットワークアナライザに
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図 6.10 動物実験におけるパスロス対距離特性

よって得られた結果から送信アンテナの反射係数の影響を取り除くために (6.3)式を用いて補正

をかけた．この図から送受信間距離が 10 cmを超えた地点においてパスロスの値が小さくなっ

58



表 6.2 動物実験の結果より得られたパスロス距離特性のパラメータ
port 1 port 2

n (path loss exponent) 6.8 4.6

PL0,dB (path loss at the reference distance) 52.5 dB 63.2 dB

d0 (reference distance) 0.05 m 0.05 m

ていることが確認できる．この理由として，実際の生体は液体ファントムの場合と異なり，伝

搬経路が均質な媒質ではなく不均質な媒質であるために表 6.1に示す通り伝搬経路中に存在す

る生体組織が違うことが挙げられる．これにより送受信間距離 10 cm以降の点において，パス

ロスの値が小さくなったと考えられる．このような不均質媒質による影響を考慮したパスロス

の距離特性は以下の式で与えられる [3]．

PLdB(d) = PL0,dB + 10n log10

(
d

d0

)
+ SdB (6.5)

ここで nは伝播損べき指数，PL0,dBは参照距離におけるパスロスをそれぞれ示している．また

dは通信距離，d0は参照距離である．この式において第 1項と第 2項は平均のパスロスの距離

特性を示しており，第 3項は伝播経路に存在する生体組織の違いによって生じる平均パスロス

特性からの変動を表している．(6.5)式における n及び PL0,dB について，図 6.10に示す実験

結果よりパラメータの導出を行った．表 6.2に導出したパラメータを示す．得られたパラメー

タは，先行研究 [3]における人体数値モデルを用いた FDTDシミュレーションによって算出さ

れた値と近いものとなっている．このことから，動物実験によって得られたパスロス特性は妥

当なものであるということが示された．

動物実験によって得られた結果について，パスロスの距離特性評価に加え，パスロスの周波

数特性についても評価を行った．図 6.11にパスロスの周波数特性を示す．この図では送受信

アンテナ間距離が 36 mmと 45 mmの場合についてポート 1とポート 2のそれぞれのパスロス

特性を示してある．全ての結果において，使用帯域である 3.4から 4.8 GHzにおいてパスロス

70 dB以下を達成している．この結果からインプラントUWB通信環境下において良好な特性

を得ることができることがわかる．また，図 6.11から各周波数においてパスロスの変動がフ

ラットでないことがわかる．この事実は設計アンテナにおける周波数ダイバーシチの可能性を

示している．これらの理由から，動物実験におけるパスロス特性はインプラント通信において

許容できる結果であると言える．そして，そのことから設計した偏波ダイバーシチアンテナが

実運用環境により近い生体においても使用が可能であるということを示した．
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図 6.11 動物実験におけるパスロス対周波数特性

6.4 偏波間相関係数の導出

ダイバーシチ技術による通信特性の向上を検討する際，各ダイバーシチブランチにおける相

関係数について解析することが重要である．そこで，本節では設計した偏波アンテナの 2つの

送信アンテナ間における相関係数の導出を行った．この相関係数の導出については FDTDシ

ミュレーション及び液体ファントムを用いて行い，その測定環境を図 6.12に示す．この測定で

は液体ファントム内の送信アンテナと表面に存在する受信アンテナとの間のパスロスを測定し

た．そして，測定の際には送受信アンテナ間の距離は 4 cmに固定し，送受信アンテナ間の角

度 θを変化させた．角度変化の範囲は θ = 0,±15◦,±30◦,±45◦,±60◦とした．この測定につい

て，図 6.5に示した 2つの配置である “Parallel”と “Vertical”について行った．このようにし

て得られた 2つの配置でのパスロスについて，以下の式を用いて相関係数の計算を行った．

ρ =
E[(PLp −mp)(PLv −mv)]√

(E[(PLp −mp)2]
√

E[(PLv −mv)2]
(6.6)

mi = E[PLi] (i = p, v) (6.7)

ここで，PLpとPLvは “Parallel”と “Vertical”の各配置におけるパスロスを示している．また，

E[·]は [·]の平均を表している．この式を用いて，UWBローバンド 3.4-4.8 GHz)と 3.4-3.6 GHz，

3.4-4.1 GHzの 3つの周波数帯について相関係数の計算を行った．表 6.3に FDTDシミュレー

ションと液体ファントムの測定によって得られた相関係数を示す．表 6.3より，2つの場合の

相関係数において全ての周波数帯において相関係数が 0.5以下となっていることがわかる．こ

のことから，設計したアンテナを用いた場合，送信ダイバーシチにおいて通信特性の向上が見
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表 6.3 液体ファントム及び動物実験により得られた偏波間の相関係数
3.4–4.8 GHz 3.4–3.6 GHz 3.4–4.1 GHz

FDTD simulation 0.30 0.08 0.18

Phantom experiment 0.47 0.04 0.31

Living animal experiment 0.84 0.51 0.76

込める．

表 6.3には前節の動物実験によって得られたパスロスでの相関係数についても示してある．

この相関係数については液体ファントムを用いたシミュレーションと実験の結果と比較して高

い値となっていることがわかる．この理由としては，生体の内部において送信アンテナの配置

が制限されてしまったことが考えられる．つまり，生体内の送信アンテナと外部の受信アンテ

ナとの間で偏波面の変化が小さかったため，送信ダイバーシチによる効果が最大限に得られなっ

たと言える．しかしながら，表 6.3の結果から周波数帯を適切に選択することが出来れば，生

体においても送信ダイバーシチの効果は得られるとわかる．

4 cm

Rx ant.

Tx ant.

Liquid phantom
Tx ant.

Rx ant.

32.5 cm

15 cm

17 cm

(a) (b)

図 6.12 相関係数導出のためのパスロス測定環境

6.5 人体モデルを用いた偏波ダイバーシチの特性評価

前節で 2つのチャネル間の相関係数を用いて設計アンテナによるダイバーシチ効果について

評価を行ったが，2つの偏波間のパスロスの比による偏波ダイバーシチの効果についても評価を

行った．図 6.13に評価環境を示す．この評価では情報通信研究機構開発の人体数値モデル []を

用いた FDTDシミュレーションにより評価を行った．人体モデルの小腸内に設計アンテナを送

信アンテナとして配置し，人体腹部正面に平板不平衡ダイポールアンテナを受信アンテナとし

て合計 20個配置し，それぞれの送受信間におけるパスロスを算出した．このとき，送信アンテ

ナは小腸内を移動させ 8箇所におけるパスロスを算出した．また，この測定について励振され

ているアンテナのループ面が x軸に対して垂直になる場合と，y軸に対して垂直になる場合の
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2つについてパスロスの算出を行い，偏波の違いによるパスロスの特性について評価を行った．

このようにして得られたパスロス特性について，x軸に垂直に配置した場合のパスロス PLxと

y軸に垂直に配置した場合のパスロス PLyの比を各送受信点配置について計算した．このよう

にして得られたパスロスの比の分布を図 6.14に示す．この図から，-2 dBと 2 dBの点にピー

クを 2つ持つ分布となっていることが確認できる．このことから，一方の偏波で受信強度が低

下した場合でももう一方の偏波での受信強度が強くなるという場合が多くなっているというこ

とが言え，設計アンテナにおける偏波ダイバーシチの効果が出ていることが確認できる．
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図 6.13 偏波ダイバーシチ特性評価環境
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図 6.14 2つの偏波でのパスロスの比の分布
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6.6 まとめ

本章では，人体内外を信号が伝搬する際の信号のパスロス特性について，液体ファントムを

用いた実験及び生体を用いた動物実験の双方から評価を行った，動物実験においては送受信ア

ンテナ間距離 10 cmの点において，パスロスが 80 dB以下となり，設計した偏波アンテナが実

環境での使用に耐えうることを確認した．また，得られたパスロス対距離特性の結果から，パ

スロスの理論式のパラメータである伝搬損べき指数 n及び参照距離におけるパスロス PL0,dB

を算出し，それぞれ n = 6.8,PL0,dB = 52.5と得られた．この値は先行研究の人体数値モデル

を用いた FDTDシミュレーションによって得られた値と近いものとなっており，動物実験の妥

当性について確認した．そして，得られたパスロス特性から偏波間における相関係数を導出し

た．導出した結果より，実環境により近い生体における測定結果についても，周波数帯を適切

に選択することができれば相関係数を低く抑えることが可能であることを確認した．また，人

体モデルを用いた偏波ダイバーシチの特性評価においても，2つの偏波間におけるパスロスの

比の分布が 2つのピークを持つことから，一方の偏波の受信強度が変化した場合でももう一方

の強度が強くなることが言え，偏波ダイバーシチの効果が確認できた．これらの結果から，実

環境における送信偏波ダイバーシチの実現可能性を示した．
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第 7章

インプラントBANにおける送受信ダイ

バーシチの特性評価

7.1 まえがき

本章では，計算機シミュレーションにおけるインプラントBAN環境下での STBCを用いた

送受信ダイバーシチの通信特性評価について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節は特性評価環境について述べる．

第 3節は BER特性について述べる．

第 4節はシステムマージンについて述べる．

第 5節は必要送信電力について述べる．

第 6節はスループット特性について述べる．

第 7節はチャネル間の相関係数による通信特性への影響について述べる．

第 7節はまとめである．

7.2 特性評価環境

本研究ではインプラント BAN環境下において送信側に偏波ダイバーシチ，受信側に空間ダ

イバーシチを想定した STBCによる送受信ダイバーシチの通信特性評価を行った．このとき，

UWB帯における代表的な通信方式であるUWB-IR通信方式とMB-OFDM通信方式の 2つに

ついて特性評価を行った．

特性評価に際し，初めにインプラント BAN環境下における BER特性について理論導出を

行った．インプラント BAN環境下では信号の伝搬特性は自由空間中とは異なり，信号は人体

によるシャドウイングの影響を受ける．シャドウイング環境での平均ビット誤り率は次式で与

えられる.

P (γ̄) =

∫ ∞

0
P0(γ)p(γ|γ̄)dγ (7.1)
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このとき，γはEb/N0，γ̄は平均のEb/N0，P0(γ)はAWGNチャネルにおけるBER特性，p(γ|γ̄)

はシャドウイングの確率密度関数を表している．インプラント BAN環境下では受信信号レベ

ルの変動は，先行研究 [1]において対数正規分布に精度よく近似できることがわかっており，以

下の式で表される．

p(γ|γ̄) = 1√
2πσγ

exp

(
−(ln γ − µ)2

2σ2

)
(7.2)

このとき，µは σの値から，以下の式を満たすような値として与えられる．

eµ+
σ2

2 = γ̄

µ = ln γ̄ − σ2

2
(7.3)

本研究では，(7.1)式を用いてインプラント BAN環境下での平均 BER特性の理論値の導出を

行った．

また，計算機シミュレーションでは，送受信機間でのシンボルタイミング及びサンプリング

クロックは完全に同期がとれており，受信機側では各ブランチでのCSIも完全に推定ができて

いると仮定している．その他のシミュレーションパラメータについては表 7.1と 7.2にそれぞ

れ示す．
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表 7.1 シミュレーションパラメータの諸元 (UWB-IR)
使用周波数帯 UWB low-band (3.4-4.8 GHz)

送信側 偏波ダイバーシチ

受信側 空間ダイバーシチ

変調方式 PPM

検波方式 エネルギー検波

データレート fb 40 Mbps

BPFの通過帯域 3.4-4.8 GHz

送信ビット数 100000

σ (対数正規分布のパラメータ) 1.80 [1]

送信電力 Pt,dBW -20 dBW

雑音電力密度 N0,dB -198 dBW/Hz

参照距離 d0 0.05 m

参照距離でのパスロス PL0,dB 52.5

伝搬損べき指数 n 6.8

表 7.2 シミュレーションパラメータの諸元 (MB-OFDM)
使用周波数帯 UWB low-band (3.4-4.8 GHz)

送信側 偏波ダイバーシチ

受信側 空間ダイバーシチ

変調方式 QPSK (Quadrature Phase Shift Keying)

検波方式 同期検波

データレート fb 480 Mbps

BPFの通過帯域 3.4-4.8 GHz

送信ビット数 100000

σ (対数正規分布のパラメータ) 1.80 [1]

送信電力 Pt,dBW -20 dBW

雑音電力密度 N0,dB -198 dBW/Hz

参照距離 d0 0.05 m

参照距離でのパスロス PL0,dB 52.5

伝搬損べき指数 n 6.8
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7.3 BER特性評価
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図 7.1 STBCを用いた場合のBER特性

図 7.1に送受信ダイバーシチを適用したときの UWB-IRとMB-OFDM通信方式での BER

特性を示す．また，UWB-IR通信方式におけるシングルブランチの場合の計算機シミュレー

ションの結果と (7.1)式で与えられる理論値も同時に示してある．

図 7.1でシングルブランチにおける UWB-IRのシミュレーションの結果と理論値が一致し

ていることからシミュレーションの妥当性を確認した．また，両方の方式においてシングルブ

ランチの場合と比較して，送信ダイバーシチだけを用いた場合は，BER = 10−3 において約

8 dBの改善効果が見られた．そして，送受信ダイバーシチを用いた場合では，シングルブラン

チの場合と比較し 16 dBの向上を確認した．一方で 2つの通信方式の間で特性比較を行うと，

MB-OFDM方式のほうがUWB-IR方式よりも良好な特性を得ている．例として BER = 10−3

においては 8 dBの特性向上が見られる．

7.4 システムマージン

前節で得られた BER特性を基に，リンクバジェット特性についても評価を行った．そのた

め，はじめにシステムマージンについての解析を行った．システムマーシンは以下の式で与え

られる．

Ms =
Eb/N0

[Eb/N0]spec
(7.4)
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ここで，[Eb/N0]spec はある BERを達成するために必要な Eb/N0 である．(7.4)式において，

Eb/N0が [Eb/N0]specより大きい，つまりMs ≥ 0 dBとなるとき，無線通信が可能となる．ま

た，システムマージンの値が大きくなればなるほど，より信頼性が高く安定した通信が可能と

なる．

本研究では，[Eb/N0]specの値として BER = 10−3を達成するEb/N0の値を用いている．こ

のBER = 10−3という値は，物理層においてこの値が達成できていれば，適切な前方誤り訂正

技術を適用することでエラーフリー (BER < 10−10) の通信を達成することができる [2]．その

ため，図 7.1の BER特性を基に，各方式での BER = 10−3を満たす Eb/N0を [Eb/N0]specの

値とした．

また，送信電力 Pt,dBW と受信電力 Pr,dBW は以下のような関係にある．

Pr,dBW = Pt,dBW − PLdB (7.5)

ここで，PLdB は送受信機間のパスロスを表しており，

PLdB = PL0,dB + 10n log10

(
d

d0

)
(7.6)

で与えられる．ここで dは送受信機間距離，d0は参照距離，PL0,dB は参照距離でのパスロス，

nは伝搬損べき指数である．これから (7.5)式は (7.6)式を用いて

Pr,dBW = Pt,dBW − PL0,dB − 10n log10

(
d

d0

)
(7.7)

となる．また，Eb/N0は

Eb/N0,dB = Pr,dBW − 10 log10 fb −N0,dB (7.8)

で与えられる．このとき fbはデータレート，N0,dB は受信機での熱雑音の電力スペクトル密度

で以下の式で与えられる．

N0,dB = 10 log10(kT0) +NF,dB (7.9)

ここで，kはボルツマン定数で 1.38× 10−23J/K，T0は環境温度で 300K，NF,dBは受信機の雑

音指数で 6 dBである．

よって (7.7)式，(7.8)式より送受信機間距離とEb/N0の関係は以下の式で表現できる．

Eb/N0,dB = Pt,dBW − PL0,dB − 10n log10

(
d

d0

)
− 10 log10 fb −N0,dB (7.10)

この式を用いて各方式におけるEb/N0の距離特性を導出した．
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図 7.2 送受信機間距離に対するシステムマージン

図 7.2に送受信機間距離に対するシステムマージンを示す．この図から両方式においてシン

グルブランチの場合と比較し，ダイバーシチを用いた場合ではシステムマージンに改善が見ら

れる．例としてシステムマージンが 0 dBの場合において，UWB-IR方式のシングルブランチ

では 6 cmの通信距離しかないのに対し，送信ダイバーシチを適用した場合では 8 cmに通信距

離が改善されている．また，送受信ダイバーシチを適用した場合ではさらに改善がみられ，通

信距離を 12 cmまで改善することができた．MB-OFDM方式に関してもシングルブランチで

は 5 cmであるのに対し，送受信ダイバーシチを適用することで 10 cmと 5 cmの特性改善を達

成できた．このことから，送受信ダイバーシチの適用によるシステムマージンの改善効果を確

認した．
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7.5 必要送信電力
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図 7.3 送受信機間距離に対する必要送信電力

次に各通信距離における必要送信電力に関して評価を行った．各距離における送信電力は

(7.10)式から

Pt,dBW = Eb/N0,dB + PL0,dB + 10n log10

(
d

d0

)
+ 10 log10 fb +N0,dB (7.11)

で与えられる．このとき，Eb/N0 の値は図 7.1での各方式における BER = 10−3 を達成する

Eb/N0の値とした．

図 7.3は通信距離に対する必要送信電力を示している．必要送信電力の点からもダイバーシ

チの適用により改善効果が確認できる．例として，UWB-IR方式の場合では通信距離 10 cmを

達成するためにシングルブランチの場合では-7 dBW必要なのに対して，送信ダイバーシチを

適用した場合では約-17 dBWとなっており，10 dBの改善を確認した．さらに送受信ダイバー

シチを適用した場合では約-30 dBWとなっており，シングルブランチの場合と比較して必要送

信電力を 23 dB低減することが可能である．また，MB-OFDM方式でも同程度の低減効果を

得ることができるが，両方式の間での必要送信電力を比較すると，同じ通信距離を達成する送

信電力は UWB-IR方式のほうが低くなっており，送受信ダイバーシチ適用時の 10 cmの点に

おいてその差は 5 dBとなっている．
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7.6 スループット特性評価
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図 7.4 送受信ダイバーシチを適用した際のスループット対距離特性

最後にスループット特性に関しても評価を行った．スループットはデータレートと同じ単位

を持つが，それとは異なり，単位時間あたりにおける情報ビットの伝送成功率を表している．

このことからスループット特性は以下の式で与えられる．

Throughput = (1− PER)× fb (7.12)

PER = 1− (1−BER)p (7.13)

ここで，PERはパケット誤り率 (Packet Error Rate)を表している．また pは 1パケットに含

まれるビット数を表しており，本研究では p = 1000とした．

図 7.4に送受信ダイバーシチを適用した際のスループット対距離特性を示す．通信距離につ

いては (7.10)式より導出を行った．これらの図から比較的通信距離が短い地点ではMB-OFDM

方式が UWB-IR方式と比較してスループット特性がかなり高くなっていることがわかる．し

かし一方で通信距離が長くなるに従って，MB-OFDM方式におけるスループット特性が大幅に

悪化していくことがわかる．

しかし，両方式ともにダイバーシチ技術の適用によりスループット特性についても改善が確

認できる．例として送信ダイバーシチを適用した際に通信距離 8 cmの点においてMB-OFDM

方式では 200 Mbps，UWB-IR方式では 30 Mbpsのスループットをそれぞれ達成している．こ
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れに加えて送受信ダイバーシチを適用した場合には，同じパフォーマンスを達成する通信距離

はMB-OFDM方式において約 10 cm，UWB-IR方式で約 12 cmとなっている．

前節までの結果と本節のスループット特性評価の結果から，インプラント通信においては通

信距離の向上が重要であることや消費電力を低く抑えるといった観点から，送受信ダイバーシ

チを適用したUWB-IR方式が最もインプラント通信に適しているという結論に至った．

7.7 チャネル間の相関係数による通信特性への影響につい
て

前節までの特性評価においては各チャネル間の変動については無相関として評価を行ってい

た．しかしながら，実運用環境においてチャネル間の変動には相関が存在しており，それは第

6章における偏波間の相関係数の導出より明らかである．そこで本節ではチャネル間の相関が

通信特性に与える影響について評価を行う．

送信ダイバーシチにおけるチャネル間の相関については，2つの送信アンテナ間のチャネル

については相関があるものとし，以下の式に従う．

p(h0, h1) = p(h0) · p(h1|h0) (7.14)

p(h0)と p(h1)はそれぞれ各送信アンテナと受信アンテナ間の振幅特性の確率分布関数であり，

対数正規分布を用いて以下の式で表される．

p(h0) =
1√

2πσh0 |h0|2
exp

(
−(ln |h0|2 − µh0)

2

2σ2
h0

)
(7.15)

p(h1|h0) =
1

√
2πσh1

√
1− ρ2|h1|2

×

exp

−
(ln |h1|2 − µh1 − (ln |h0|2 − µh0)

σh1
σh0

ρ)2

2σ2
h1
(1− ρ2)

 (7.16)

ここで，µh0 と µh1 はそれぞれ h0と h1の対数領域における平均値である．σh0 と σh1 は各チャ

ネルにおける対数領域での標準偏差である．そして，ρはチャネル間の相関係数である．本シ

ミュレーションでは相関係数の値として，前章の動物実験の結果から得られた値である ρ = 0.51

を用いた．また，送受信ダイバーシチにおける相関係数については，送信アンテナ間における

相関は送信ダイバーシチにおける値と同様に 0.51を用い，受信アンテナ間における相関につ

いては先行研究によって得られた値である 0.18を用いた．そのため，図 7.5に示すシミュレー
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図 7.5 送受信ダイバーシチシミュレーションモデル

ションモデルにおける各チャネル間における相関行列 ρは以下のように与えられる．

ρ =


ρ00 ρ01 ρ02 ρ03

ρ10 ρ11 ρ12 ρ13

ρ20 ρ21 ρ22 ρ23

ρ30 ρ31 ρ32 ρ33



=


1 0.51 0.18 0.18

0.51 1 0.18 0.18

0.18 0.18 1 0.51

0.18 0.18 0.51 1

 (7.17)

ここで ρij はチャネル iとチャネル j間の相関係数である．これらの相関を考慮したシミュレー

ションにより，初めにフェージング環境下における Eb/N0の累積分布について評価を行った．

このシミュレーションでは平均の Eb/N0は 10 dBとし，送信ダイバーシチと送受信ダイバー

シチの Eb/N0の算出には (4.18)式と (4.29)式をそれぞれ用いた．また，対数正規分布のパラ

メータについては表 7.1のものを用いた．図 7.6にEb/N0の累積分布を示す．この図から累積

分布 0.8の点に着目すると，シングルブランチの場合は 17 dBとなっているのに対して，送信

ダイバーシチの場合には 19 dBとなっている．そして，送受信ダイバーシチの適用した場合で

は 24 dBとシングルブランチと比較して 7 dBの改善を得ている．また，相関を考慮した場合

では無相関の場合と比較して，送信と送受信ともに 2 dB程度の劣化で抑えらていることが分

かる．

図 7.7に計算機シミュレーションによって得られた BER特性を示す．このとき，評価につ

いては UWB-IR方式についてのみ評価を行った．この図から，BER = 10−3の点において送

信ダイバーシチにおける相関ありの場合と相関なしの場合を比較するとEb/N0は 4 dBの劣化

となっている．また，送受信ダイバーシチの場合においては相関ありの場合は相関なしの場合

と比較して 7 dBの劣化となっている．しかし，チャネル間の相関があるいずれの場合におい

てもシングルブランチの場合と比較して特性は改善していることが確認できる．

最後に得られた BER特性からスループット対距離特性についても算出を行った．図 7.8に
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図 7.6 送受信ダイバーシチを適用した際のEb/N0の累積分布
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図 7.7 相関を考慮した際のBER特性

スループット対距離特性を示す．この図から送受信ダイバーシチ適用時のチャネル間の相関を

考慮した場合においてもスループット 40 Mbpsを達成できる距離が 7 cmとなっていることか

ら，シングルブランチの場合と比較して 3 cmの距離特性改善を達成した．
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図 7.8 相関を考慮した際のスループット対距離特性

これらの結果から，相関を考慮した場合においても改善効果が得られていることから実運用

環境においても送受信ダイバーシチが有効であることが示された．

7.8 まとめ

本章では，計算機シミュレーションにおけるインプラントBAN環境下での STBCを用いた

UWBにおける送受信ダイバーシチの通信特性評価をUWB-IR方式とMB-OFDM方式につい

て行った BER特性評価では，送受信ダイバーシチを用いた場合にシングルブランチの場合と

比較し，BER = 10−3において 16 dBの特性向上を確認した．また，システムマージン及び必

要送信電力の点でも送受信ダイバーシチの適用による顕著な改善効果が得られた．スループッ

ト特性に関しての評価では，送受信ダイバーシチを適用した際にMB-OFDM方式では通信距

離 10 cmの点において 200 Mbps，UWB-IR方式では通信距離 12 cmの点において 30 Mbps

のスループットをそれぞれ達成している．これらの結果とインプラント通信に要求される条件

を考慮し，距離による通信特性の劣化が著しいMB-OFDM方式よりもUWB-IR方式のほうが

インプラント通信により適した通信方式であるという結論に至った．また，チャネル間の相関

を考慮した場合でのインプラント UWB-IR通信特性評価においても，送受信ダイバーシチの

適用時においてスループット 40 Mbpsを送受信間距離 7 cmの点まで達成しており，その有効

性を確認した．
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第 8章

ウェアラブルアンテナの設計

8.1 まえがき

本章では，ウェアラブル通信に使用するためのアンテナの設計について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節はアンテナの設計について述べる．

第 3節は設計したアンテナの特性比較について述べる．

第 4節はまとめである．

8.2 アンテナ設計

本研究では徘徊高齢者の位置検出のために使用することを目的としたウェアラブルアンテナ

の設計を行う．このとき使用周波数帯として，2.4 GHz帯 ISMバンドに属するBLEを用いる．

BLEは低消費電力を実現できる方式であり，頻繁にバッテリー交換を行いたくないようなウェ

アラブルデバイスにおいても使用が可能なものとなっている．ここで，人体の体表面で使用が

想定されるウェアラブルアンテナは，通常の自由空間で使用されるアンテナと違い，人体によ

る影響を考慮する必要がある．本研究では具体的に下記の 2点を設計指針としてアンテナ設計

を行った．

1. 人体周辺で使用した際のアンテナインピーダンスと回路インピーダンスのマッチングを

とること

2. 人体側への信号の放射を抑え，人体外へ放射が強くなる指向性を有すること

1.については，5章で述べたように人体組織の影響を受け，信号の波長が変化してしまう．そ

のため，アンテナ長についても自由空間のそれとは異なるため，その点を考慮しインピーダン

ス整合が取れるようなアンテナ設計を行う必要がある．また 2.については，人体に入射され

る信号は生体組織に吸収されてしまうため，人体方向に対して信号が放射されるのは，アンテ

ナの放射効率がよいとは言えない．また，人体に対して電波が強く照射されるのは生体影響の
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点からも望ましくない．これらのことから，人体外に対して信号を強く放射するような指向性

を有するアンテナを設計した．これらのことを考慮し，本研究では 4種類のアンテナの設計を

行った．

8.2.1 双ループアンテナ

図 8.1に設計した双ループアンテナを示す．このアンテナは 45 mm × 30 mmの厚さ 1.6 mm，

比誘電率 4.0の誘電体基板の上に構成されている．この誘電体基板の上に幅が 1 mmの銅箔を

配置してあり，アンテナへの給電点はアンテナの中央に存在している．このような構造にする

ことにより，左右に 1対のループを形成し 2つのループアンテナがあるような構造になってい

る．このようにすることで単体のループアンテナと比較して，高いアンテナゲインを得ること

を目的としている．また，人体からのアンテナ特性への影響を抑えるために反射板として，ア

ンテナの下部 5 mmの地点に銅板を配置した．
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Reflector
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45

30
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(a) Bird’s eye view (b) Top view 

Feeding point
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図 8.1 双ループアンテナの構造

8.2.2 スロット二重ダイポールアンテナ

図 8.2にスロット二重ダイポールアンテナの構造を示す．このアンテナも双ループアンテナ

と同様の寸法，電気定数の誘電体基板の上に構成されている．このアンテナの放射エレメント

は外側に幅 2 mm，内側に幅 3 mmの銅箔を折り曲げたものをそれぞれ配置した形となってお

り，内側と外側の銅箔の間は 1 mmの間隔が空けられている．また，給電点はアンテナの中央

に存在する．このように幅 1 mmのスロットアンテナが横に 2つ並んだような構造とすること

で，単体のスロットアンテナよりもアンテナゲインを向上させる狙いがある．また，双ループ

アンテナのときと同様に人体によるアンテナ特性への影響を軽減するために，反射板として銅

箔をアンテナから 7.5 mm下に配置した．
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図 8.2 スロット二重ダイポールアンテナの構造

8.2.3 逆Fアンテナ
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図 8.3 逆 Fアンテナの構造

図 8.3に設計した逆 Fアンテナを示す．このアンテナは文献 [1]に記された 2.4 GHz用送信

ダイバーシチアンテナを基に設計した．このアンテナは比誘電率 4.0，厚さ 1.6 mmで 15 mm

× 37 mmの誘電体基板の上に構成されている．図 8.3(b)より，設計したアンテナは上部が放

射エレメント，下部がグラウンドとなっており，中央付近で上下を短絡することにより逆 Fア

ンテナの構造としている．また，放射エレメントの各寸法については BLEの帯域で使用がで

きるように調整を行っている．このアンテナについても前述した 2つのアンテナと同様に反射

板をアンテナの下部 5 mmの位置に配置した．
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8.2.4 スロット入りパッチアンテナ

図 8.4にスロット入りパッチアンテナの構造を示す．このアンテナは比誘電率4.0，厚さ1.6 mm

で縦横が 40 mm × 30 mmの誘電体基板の上下に銅箔を貼り付けることで構成されている．こ

の銅箔についてアンテナの下面に誘電体基板と同じ寸法で存在するものがグラウンドとなって

いる．上面の放射エレメントについては誘電体基板の端から左右に 1.35 mm，上下に 2.57 mm

だけ銅箔のサイズが小さくなっている．また，放射エレメントについてはアンテナ表面におけ

る電流経路を変化させるために上下に幅 1 mmのスロットが入っている．

Feeding point

Radiator

1
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30

1

18.9

1.35

1

(a) Bird’s eye view (b) Top view 

18

2.57

18.3

13.7

Unit : mm

図 8.4 スロット入りパッチアンテナの構造

8.3 各アンテナの特性比較

前節で設計した 4つのアンテナについて，FDTD法を用いた電磁界シミュレーションを用い

て，アンテナの反射係数 S11及びアンテナの指向性について評価を行った．指向性の評価につ

いては電力半値角を評価に用いた．電力半値角とは，アンテナのピークゲインの点から 6 dB

小さくなった角度の範囲を表すもので，指向性の鋭さを表す．

アンテナの評価環境を図 8.5に示す．設計したアンテナを 300 mm × 300 mm × 150 mm

の誘電体モデルの上部から 10 mmの位置に配置した．この誘電体モデルは人体の胴体を模擬

したもので，電気定数は人体の平均的電気特性を表す 2/3筋肉の値を用い，周波数特性は使用

周波数帯である 2.4 GHzのものを用いた．このときの電気定数は比誘電率 ϵ = 35.8，導電率

σ = 1.18 S/mである．

表 8.1にアンテナ寸法及びシミュレーションによって得られた各アンテナの-10 dB帯域と最

大アンテナゲイン，電力半値角を示す．表 8.1から，-10 dB帯域は全てのアンテナにおいて使

用帯域である BLEの帯域をほぼ満たしていると言える．また，電力半値角に着目すると，XZ
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図 8.5 シミュレーション環境

表 8.1 各アンテナの特性及び寸法

-10 dB return loss Max antenna Half power angle Half power angle Size
band width [GHz] gain [dBi] (XZ plane) [deg] (YZ plane) [deg] [mm3]

45 ×
双ループ 2.38–2.48 7.29 -48.2 – 48.4 -45.8 – 46.1 30 ×

6.6

45 ×
スロット二重 2.42–2.50 7.18 -52.1 – 54.1 -46.8 – 46.9 30 ×
ダイポール　 8.1

37 ×
逆 F 2.38–2.48 3.92 -61.0 – 61.0 -46.0 – 46.0 15 ×

6.6

40 ×
スロット入り 2.42–2.46 2.72 -90.0 – 90.0 -55.0 – 55.0 30 ×
パッチ 1.6

平面においてはパッチアンテナは±90◦と大きな値となっている．これに対して他のアンテナ

の電力半値角は ±65◦となっていることがわかる．さらに YZ平面については全てのアンテナ

の電力半値角は±55◦となっている．これらの結果から，設計したアンテナは人体外に対して

信号を強く放射できていることがわかる．アンテナのサイズに注目するとパッチアンテナは厚

さが 1.6 mmと他のアンテナと比べて薄くできていることがわかる．これに対し，逆 Fアンテ

ナでは幅が 15 mmと他のアンテナの半分のサイズで構造が実現できている．この事実と人体

周辺で使用するウェアラブルデバイス用のアンテナであるということを考慮すると逆 Fアンテ

ナが最も適しているという結論に至った．次章では，この逆 Fアンテナについてより詳細な特

性評価を行う．
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8.4 まとめ

本章ではウェアラブルデバイス用アンテナの設計及び性能比較を行った．周波数帯として

2.4 GHzISM帯で低消費電力が実現できる BLEをを使用することを目的に 4つのアンテナ設

計を行った．設計した全てのアンテナにおいて-10 dB帯域がBLEの帯域をほぼ満たしており，

アンテナの指向性に関しても人体外に対して強く放射するような指向性を有していることを確

認した．最終的にアンテナ寸法の観点から，最も小型に設計できた逆 Fアンテナを採用するこ

ととし，次章ではこのアンテナについてより詳細な評価を行う．
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第 9章

ウェアラブルアンテナの特性評価

9.1 まえがき

本章では前章でウェアラブルデバイス用アンテナとして設計した逆 Fアンテナアンテナにつ

いてのより詳細な特性評価について述べる．

第 1節はまえがきである．

第 2節はアンテナの電流分布について述べる．

第 3節は人体による設計アンテナの特性変化の評価について述べる．

第 4節は設計アンテナを搭載したモジュールと既存の BLEモジュールとの特性比較につい

て述べる．

第 5節はまとめである．

9.2 アンテナの電流分布

詳細な特性評価として初めにアンテナの電流分布について評価を行った．図 9.1に図 8.5の

環境により得られたアンテナの電流分布を示す．この図から，アンテナ上部に存在する放射エ

レメントに電流が強く分布していることが分かる．また，アンテナ下部のグランドにもエレメ

ント部分に比べて弱いが電流が流れていることからこの部分も放射エレメントの一部として機

能しているということが言える．また，背面の反射板についても僅かだが電流が分布している

が，これはアンテナから放射れた信号が反射板に誘起されたものであると考えられる．
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(a) Front view (b) Rear view

図 9.1 設計アンテナでの電流分布

9.3 人体によるアンテナ特性変化についての評価

前節で設計した図 8.3に示す逆 Fアンテナについて，より詳細な特性評価を行った．ウェア

ラブルデバイスの人体周辺での使用を考慮すると，デバイスと人体の間の距離は変動すると考

えられる．そのため，FDTD法を用いた電磁界シミュレーションによりアンテナと人体間の距

離を変化させた際のアンテナ特性の変化について評価した．図 9.2に評価環境を示す．この環

境は前章で用いた人体胸部モデルを用いたものと同じで，このモデルの上部に配置されたアン

テナと胸部モデルの間の距離 dを 1，5，10，15，20 mmと変化させ，シミュレーションを行っ

た．また，このシミュレーションをアンテナの放射エレメントが人体外部に向いている場合と

人体に対して相対する場合の 2つについて行った．

d

Antenna

Torso model
300

Unit : mm300

150

Antenna

(a) Over view (b) Side view

図 9.2 シミュレーション環境

9.3.1 アンテナ反射特性

図 9.3に放射エレメントが人体外部を向いている場合の各アンテナ距離における S11 特性

を示す．この図において，人体とアンテナ間の距離が変化することで S11特性に変化が見られ
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図 9.3 各送受信アンテナ間距離におけるアンテナ反射特性 (エレメントが人体外部向

きの場合)
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図 9.4 各送受信アンテナ間距離におけるアンテナ反射特性 (エレメントが人体と相対

している場合)

ることがわかる．具体的にはグラフが最も落ち込む部分である共振点において，共振周波数の

変化はそれほどみられないが，共振の鋭さである落ち込みの深さが大きく変わっている．この

理由としては，アンテナと人体との距離が変化したことにより，アンテナインピーダンスが変

化したことが挙げられる．しかしながら，全てのアンテナ距離の結果が使用周波数帯域である

2.4 GHzの帯域において，S11特性が-10 dB以下となっていることから，こちらの向きでは反

射板の影響により設計したアンテナは人体との距離による特性の変化を受けにくいと言える．

図 9.4に放射エレメントが人体と相対している場合の各アンテナ距離における S11特性を示
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す．この図から，図 9.3の場合と比較してアンテナ距離の変動が特性に対して大きな影響を与

えていることが分かる．例としてアンテナ距離 1 cmと 5 cmのときには-10 dB帯域がBLEの

帯域を満たしていないことが確認できる．この理由としては，人体とアンテナの放射エレメン

トの間に反射板が存在せず，直接放射エレメントが人体に相対する形となったことから人体の

比誘電率の影響を受け，(5.37)式で示される波長短縮効果が大きくなってしまったことが挙げ

らられる．

この結果から，設計アンテナにおける反射板はインピーダンスマッチングをとる際に非常に

大きな役割をもつものであることが示された．

9.3.2 アンテナ指向性

図 9.5に放射エレメントが人体外部を向いている場合の各アンテナ距離におけるアンテ指向

性を示す．図 9.5から，指向性はアンテナ距離 20 mmのときに最大，1 mmのときに最低とな

り，アンテナ距離が離れるほど大きくなっていることがわかる．しかしながら，その差は 5 dB

であり大きな変化とは言えない．また，放射パターンは人体前方を向いており，全ての距離に

おいてその傾向は一致している．

図 9.6に放射エレメントが人体と相対している場合のアンテナ指向性を示す．この図から S11

特性のときと同様にアンテナ距離の変動により特性に大きな影響を受けていることが分かる．

指向性の増減の傾向についてはエレメントが外部を向いている場合と同様であるが，最大利得

の差が 20 dBと大きなものになっている．これは前述したようにエレメントが人体と相対した

ことにより，アンテナの S11特性が大幅に劣化したことによる影響であると考えれられる．

このことからも，設計アンテナにおける反射板は需要な役割を担っていることが確認できた．
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図 9.6 各送受信アンテナ間距離におけるアンテナ指向性 (エレメントが人体と相対し

ている場合)

9.4 自由空間中におけるアンテナ特性

図 9.2における評価環境から人体胸部モデルを除いた自由空間中におけるアンテナ特性につ

いても評価を行った．図 9.7に自由空間中における設計アンテナの S11特性を示す．この図か

ら図 9.3と比較すると共振周波数は僅かに高くなっていることが確認できるが BLEの帯域を

満たしていることが確認できる．これに加えて S11特性の変化が人体ありの場合と比較して僅

かであるのは，反射板により人体からの影響を低減できているためであると考えられる．

また，図 9.8に自由空間中における設計アンテナの指向性を示す．この図から人体が存在し
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図 9.8 自由空間中のアンテナ指向性

ていた場合とは異なり，反射板が存在するアンテナ下部に強く信号が放射していることが確認

でき，最大ゲインは 3.6 dBiとなっている．この結果と人体が存在する場合の指向性の結果か

ら，設計アンテナは人体も反射板として利用して，人体外部に対して強い指向性を有するアン

テナとなっていることが確認できる．このことから，設計アンテナが人体の特性にマッチング

するように設計されたアンテナということが示された．
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9.5 従来モジュールとの特性比較

設計したアンテナによる通信特性の向上について評価するため，設計したアンテナを組み込

んだ送信機を製作し，市販されているBLE送信機との比較を行った．この市販送信機は徘徊高

齢者位置検出のシステムにおいて現在使用されている送信機となる．また，市販送信機のアン

テナは 1/4波長モノポールアンテナとなっており，送信チップのサイズ (4 mm × 4 mm)に収ま

るように折り返した構造となっている．市販アンテナの S11特性はBLEの帯域において-10 dB

を満たすようなものとなっている．図 9.9に製作した送信機と市販送信機をそれぞれ示す．こ

れら 2つの送信機は同じ送信チップを搭載しており，その送信電力は 0 dBmである．また，電

源としてはボタン電池 (CR2032)を用いている．これらの送信機についてアンテナの指向性及

びRSSI (Received Signal Strength Indicator)について測定し，比較を行った．

(a) New beacon (b) Current beacon

図 9.9 測定に用いた送信機

9.5.1 アンテナ指向性評価

Transmitter

Receive antenna

2 m

図 9.10 アンテナ指向性評価環境

まず初めにアンテナの指向性について評価を行った．図 9.10に電波暗室における測定環境を

示す．本測定では実際の使用を想定し，被験者の胸部に送信機を配置している．この送信機か
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図 9.12 測定によって得られたアンテナ指向性 (人体なし)

ら 2 m離れた位置に受信アンテナとしてスペクトルアナライザに接続されたダイポールアンテ

ナを配置し，垂直偏波と水平偏波の両方について測定を行った．そして，送信機と受信アンテ

ナが正対した状態を 0◦として 22.5◦ずつ角度を変化させ，受信電力の測定を行った．BLEはそ

の規格において，帯域内で周波数をホッピングして信号を送信すると定められているため，ス

ペクトルアナライザのMax Hold機能を用いて 2分間中における BLEの帯域内で観測された

最大の受信電力をその角度における受信電力とした．また同様の測定を人体が存在しない場合

についても行った．

図 9.11に測定結果を示す．この図から，どちらの送信機も人体前方に対して信号が強く放射

できていることが確認できる．しかしながら，従来送信機を用いた場合では受信電力が最大で

も-57 dBmであるのに対し，今回製作した新型送信機では最大-45 dBmと 10 dB以上の改善
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効果を得ている．前述したように，これらの送信機は同じ送信チップを用いているため，この

改善は純粋にアンテナのみによる改善であると言える．

また，図 9.12に人体が存在しない場合に得られた各送信機でのRSSI角度特性を示す．この

図からどちらのアンテナもほぼ無指向性に近くなっていることが分かる．この場合においても

RSSI特性には 10 dB以上の差が存在しており，アンテナの違いによる改善効果が確認できる．

また，図 9.11の人体が存在する場合の特性と比較すると，人体が存在する場合では人体後方へ

の放射は低く抑えられていることがわかり，人体前方への放射も人体がない場合に比べると大

きくなっていることが分かる．このことから，実機においても人体が反射板として機能し，人

体前方への放射が強くなることが確認できる．

9.5.2 RSSI特性評価

設計アンテナを徘徊者の位置検出システムへと使用する際には信号の検出可能距離も重要な

特性となってくる．そのため，新型送信機及び従来送信機を用いた際のRSSIの距離特性につい

ても評価を行った．図 9.13に測定の様子を示す．被験者の胸部に送信機を配置し，Raspberry

Pi上に構成された受信機により送信機からの信号を受信した．この受信機ではRSSI及び測定

時間内における信号の検知回数が記録できるようになっている．この測定系において，被験者

と受信機との距離を 10から 80 mまで変化させ測定を行った．

Transmitter

Receiver

図 9.13 RSSI距離特性評価環境

図 9.14に各送信機での平均RSSIの距離特性を示す．この図から従来送信機ではRSSIの値

が最大で-87 dBmとなっているのに対し，新型送信機では最大で-76 dBmとなっている．加え

て，2つの結果の間には 5から 10 dB程度の差が存在しており，これは前述のアンテナ指向性

評価のときに生じた特性の差から見ても妥当な値であると言える．
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また，単位時間あたりの信号の検出回数が増加することにより位置推定精度の向上が期待で

きる．このことから上記のRSSIの距離特性に加えて，単位時間あたりの信号の検出回数につい

ても評価を行った．表 9.1にそれぞれの送信機での各距離における信号の検知回数を示す．測

定に用いた受信機は 5秒間に 1回の間隔で信号受信の処理を行う．今回の測定では各距離にお

いて 2分間の測定を行っているため，最大の検知回数は 24回となる．表 9.1から，従来送信機

では距離が伸びるに従い，検知回数が減少しており，一度も受信できていない距離も存在して

いる．これに対して，新型送信機では検知回数は距離変動による影響をほぼ受けておらず，最

低検知回数でも 17回と半分以上は受信できている．これらのことから，新型送信機を使用す

ることにより受信特性が大幅に向上することを確認した．
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Developed transmitter

Current transmitter

図 9.14 RSSIの距離特性

表 9.1 各送受信間距離における検知回数
Distance (m) 10 20 30 40 50 60 70 80

Developed transmitter 24 24 20 20 17 20 20 22

Current transmitter 15 20 20 14 7 5 0 3
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9.6 まとめ

本章ではウェアラブルデバイス用に設計した逆 Fアンテナについて，より詳細な特性評価を

行った．人体周辺での使用を考慮し，アンテナと人体の間の距離が変動した際の S11特性とア

ンテナ指向性を評価したところ，放射エレメントと人体の間に反射板が存在する場合では設計

アンテナは人体による影響をほとんど受けないことが分かった．これに対して放射エレメント

が人体と直接相対する場合ではアンテナ特性に大きな変化が生じ，設計アンテナにおいて反射

板が重要な役割を果たしていることを確認した．これに加えて，自由空間中における設計アン

テナとの比較を行い，人体が反射板の役割を果たすことにより人体前方に対して強い指向性を

有していることを示した．また，設計したアンテナを組み込んだ送信機を作製し，従来のBLE

送信機と特性比較を行った．その結果，アンテナ指向性においては最大ゲインが従来アンテナ

と比較して 10 dB向上し，通信可能距離についても大幅に向上したことを確認した．
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第 10章

総括

近年，ユビキタス社会の発展により，BANが現実のものになりつつある．BANは人体を中心

とした極近距離間でデータをやり取りを行うもので，医療ヘルスケア分野への応用が期待され

ている．BANは使用用途の違いにより，ウェアラブルBANとインプラントBANの二種類に大

別される．インプラントBANの応用例の 1つに，スクリーニング技術の１つであるカプセル内

視鏡が挙げられる．このカプセル内視鏡においてはリアルタイムでの画像伝送のため，高信頼・

高速伝送性が要求されている．現在のカプセル内視鏡の主な利用周波数帯は 400 MHz MICS

帯となっているが，狭帯域制限などの理由により高速伝送の実現は原理上困難である．そのた

め，本研究では BANの規格の中でも高速伝送が実現可能なUWB帯に着目した．

しかしながら，インプラントUWB通信の先行研究においては通信可能距離，伝送速度の両

面から，カプセル内視鏡の要求を満たしているとは言えない状況であった．そこで，UWB帯

のもう 1つの利点である，アンテナサイズの小型化という点に着目した．これによりカプセル

内に複数のアンテナが配置可能となり，送信側におけるダイバーシチ技術の適用も可能となる．

これらの背景から，本研究では従来は検討されてこなかったインプラント BANにおける

UWB-IR通信方式を用いた送受信ダイバーシチに関しての検討を行った．

送受信ダイバーシチの手法として，送信側で CSIを必要としない STBCを採用し，これの

実現のために，送信側では偏波ダイバーシチ，受信側では空間ダイバーシチを用いた．

そのため，初めに送信側での偏波ダイバーシチを実現するために偏波アンテナの設計をFDTD

法を用いた電磁界シミュレーションにより行った．先行研究で開発された広帯域用ループアン

テナを基に長径 4.8 mm，短径 3.2 mmの楕円形小型アンテナを設計した．設計した送信偏波

アンテナはUWBローバンドにおける反射係数の値がおおむね-10dB以下となっていることを

確認した．また，偏波ダイバーシチを実現するにあたり，異なる偏波を受信することは好まし

くないため，アンテナ間の結合量に関しても確認を行った．その結果として，アンテナ間結合

量の値に関しても-30dB以下となった．実際にこの偏波アンテナを設計し，生体等価液体ファ

ントムにおいて特性評価を行ったところ，FDTDシミュレーションによる結果と同等の特性を
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得ることができた．このことから，UWB帯において設計したアンテナが送信偏波アンテナと

して使用可能であることを確認した．

次に設計アンテナを用いてパスロス特性の評価を行った．特性評価は生体等価液体ファント

ムを用いた実験及び生体として豚を用いた動物実験により行った．ファントム実験では 2つの

送信アンテナ間のパスロス特性に常に 10 dB程度の差が存在したことから偏波ダイバーシチの

効果が得られることを確認した．また，動物実験においては送受信アンテナ間距離 10 cmの

点において，パスロスが 80 dB以下となり，設計した偏波アンテナが実環境での使用に耐え

うることを確認した．また，得られたパスロス対距離特性の結果から，パスロスの理論式のパ

ラメータである伝搬損べき指数 n及び参照距離におけるパスロス PL0,dB を算出し，それぞれ

n = 6.8,PL0,dB = 52.5と得られた．この値は先行研究の人体数値モデルを用いた FDTDシ

ミュレーションによって得られた値と近いものとなっており，動物実験の妥当性について確認

した．そして，得られたパスロス特性から偏波間における相関係数を導出した．導出した結果

より，実環境により近い生体における測定結果についても，周波数帯を適切に選択することが

できれば相関係数を低く抑えることが可能であることを確認した．これらの結果から，実環境

における送信偏波ダイバーシチの実現可能性を示した．

最後に，計算機シミュレーションにおけるインプラント BAN環境下での STBCを用いた

UWB帯での送受信ダイバーシチの通信特性評価をUWB-IR方式とMB-OFDM方式について

行った．BER特性評価では，送受信ダイバーシチを用いた場合にシングルブランチの場合と比

較し，BER = 10−3において 16 dBの特性向上を確認した．また，システムマージン及び必要

送信電力の点でも送受信ダイバーシチの適用による顕著な改善効果が得られた．最後にスルー

プット特性に関しての評価では，送受信ダイバーシチを適用した際にMB-OFDM方式では通信

距離 10 cmの点において 200 Mbps，UWB-IR方式では通信距離 12 cmの点において 30 Mbps

のスループットをそれぞれ達成している．これらの結果とインプラント通信に要求される条件

を考慮し，距離による通信特性の劣化が著しいMB-OFDM方式よりもUWB-IR方式のほうが

インプラント通信により適した通信方式であるという結論に至った．

これらの結果から，インプラント BANにおける送受信ダイバーシチを用いたUWB通信の

有効性を示すことができた．

また，前述の通りBANは使用用途によりインプラントBANとウェアラブルBANに大別さ

れる．この内，ウェラブル BANでは近年，見守り分野に焦点を当て，ウェアラブルデバイス

を用いての高齢徘徊者の位置検出システムといったものが提案されている．このシステムでは

徘徊者が身に付けているウェアラブルセンサから送信された信号を屋外に存在する固定型受信

機もしくはスマートフォンにより受信し，その位置情報を家族に通知するというものになって

97



いる．ここで，位置検出のためには徘徊者の持つウェアラブルデバイスのアンテナの特性が重

要となってくる．しかしながら，従来のウェアラブルデバイスのアンテナは人体によるアンテ

ナ特性の変化を考慮していないことが多く，アンテナ特性が劣化してしまうことが多い．この

ことから，本研究では人体周辺での使用に適したウェアラブルデバイス用アンテナの設計及び

評価を行い，その有効性について明らかにした．．本研究では低消費電力が実現できる BLEで

のウェアラブルデバイス用アンテナとして，人体の影響を考慮したインピーダンスマッチング

が取れていること，人体前方に対して強く信号を放射することを設計指針として 4つのアンテ

ナを設計し FDTDシミュレーションによる特性評価を行った．その結果として，特性や人体周

辺での使用を考慮したアンテナサイズの観点から反射板を有する逆 Fアンテナを採用した．

次にこのアンテナについて，アンテナと人体の間の距離が変動した際の S11特性とアンテナ

指向性を評価したところ，人体とアンテナの放射エレメントの間に反射板を挿入することによ

り，アンテナ特性は人体による影響をほとんど受けないことが分かった．また，設計したアン

テナを組み込んだ送信機を作製し，従来の BLE送信機と特性比較を行った．その結果，アン

テナ指向性においては最大ゲインが従来アンテナと比較して 10 dB向上し，通信可能距離につ

いても大幅に向上したことを確認した．これらのことから，設計したウェアラブルアンテナの

有効性を確認した．

98



謝辞

本研究の遂行にあたり，御教示，御鞭撻を賜わり，本研究の一部始終において懇切丁寧な御

指導を頂きました名古屋工業大学教授 工学博士 王 建青 先生に深甚なる感謝の意を表します．

本論文をご審査いただき，貴重な御助言をいただいた名古屋工業大学教授 工学博士 菊間 信

良 先生，名古屋工業大学教授 工学博士 平田 晃正 先生に厚く感謝の意を表します．

本研究において，数々の有益な御助言をいただきました名古屋工業大学助教 工学博士 安在

大祐 先生に深く感謝致します．

さらに研究室に配属以来，研究，課題そして遊びと苦楽をともにした配属同期や博士後期，

前期課程の先輩方と博士前期課程，学部生の後輩諸氏には非常に感謝しております．特にアン

テナ製作につきましては多大な技術協力をいただきました．

最後に 9年間という長い期間に渡り，私のわがままに付き合って大学生活を支えて下さった

家族に感謝いたします．

99



付録 A

本研究に関する発表論文

ジャーナル論文

1. Y. Shimizu, T. Furukawa, D. Anzai, and J. Wang, “Performance improvement by

transmit diversity technique for implant ultra-wideband communication,” IET Microw

Antennas Propag., vol. 10, no. 10, pp. 1106-1112, Jul. 2016.

2. Y. Shimizu, D. Anzai, R. Chavez-Santiago, P. A. Floor, I. Balasingham, and J. Wang,

“Performance evaluation of an ultra wideband transmit diversity in a living animal ex-

periment,” IEEE Trans. On Microw. Theory and Tech., DOI:10.1109/TMTT.2017.2669039.

国際会議論文

1. Y. Shimizu, D. Anzai and J. Wang, “FPGA implementation of UWB-IR receiver for

in-body to out-of-body communication performance evaluation,” In Proc. URSI GASS

2014, Beijing, China, Aug. 2014.

2. Y. Shimizu, D. Anzai and J. Wang, “Performance evaluation on FPGA-implemented

UWB-IR receiver for in-body to out-of-body communication systems,” In Proc. IEEE

EMBC 2014, Chicago, USA, Aug. 2014, pp. 6981–6984.

3. Y. Shimizu, D. Anzai and J. Wang, “Performance evaluation on transmit polarization

diversity for implant UWB-IR communications,” In Proc. ISMICT 2015, Kamakura,

Japan, Mar. 2015.pp.191–195.

4. Y. Shimizu, T. Furukawa, D. Anzai and J. Wang, “Performance comparison between

UWB-IR and MB-OFDM with transmit diversity in implant communications,” In Proc.

IEEE EMBC 2015, Milan, Italy, Aug. 2015, pp.5469-5472.

100



5. Y. Shimizu, S. Hiyama, D. Anzai, M. Kugler, A. Iwata, and J. Wang, “Design and

performance evaluation of wearable BLE antenna for a localization system of aged

wanderer,” In Proc. IEEE BHI 2017, Orlando, USA, Feb. 2017.

口頭発表 (研究会)

1. 清水悠斗, 森本雄太, 安在大祐, 王 建青, “インプラント UWB-IRにおける送信偏波ダイ

バーシチの一検討,” 信学技報, vol. 114, no. 159, MICT2014–22, pp.1–5, 2014年 7月.

2. 清水悠斗, 安在大祐, 王 建青, “インプラントUWB-IR通信における送受信ダイバーシチ

の特性評価,” 信学技報, vol. 114, no. 419, MICT2014–52, pp.1–5, 2015年 1月.

3. 清水悠斗, 安在大祐, 王建青, “UWB帯を用いたカプセル内視鏡動画像伝送高速化に関す

る一検討,”ITヘルスケア学会 第九回学術大会, 2015年 6月．

4. 清水悠斗, 安在大祐, 王建青, “インプラントUWBダイバーシチアンテナによる伝搬特性

の実験的評価,” 信学技報, vol. 115, no. 438, MICT2015-51, pp.35-38, 2016年 1月.

5. 清水悠斗, 安在大祐, 王建青, “送受信ダイバーシチの適用によるインプラントUWB通信

性能の向上,” 信学技報, vol. 116, no. 141, MICT2016-25, pp.73-78, 2016年 7月.

口頭発表 (全国・支部大会)

1. 清水悠斗, 勝 健太, 安在 大祐, 王 建青, “インプラントボディエリア通信に適したUWB-

IR受信機設計,” 電子情報通信学会通信ソサイエティ大会, Sept. 2013, 福岡市, BS-9-1,

S139–140.

101


