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1 まえがき

遠く離れた2つの時計の時刻差を精密に測定す
る方法のひとつとして、衛星双方向時刻比
較（TWSTFT）がある［1］。TWSTFTの精度を向
上させる方法として、搬送波位相の利用と、群遅
延測定における等価帯域幅の拡大が考えられる。
搬送波位相の利用については、すでにヨーロッパ
で試験が行われているが、実用化には至っていな
い［2］。群遅延測定における等価帯域幅の拡大につ
いては、高チップレートの擬似雑音（Pseudo Ran-
dom Noise）［3］を使った単純な広帯域化方式が欧
米で実施されているが、運用コスト（衛星のトラン
スポンダ借料）を考えると実用的な方式とはいえな
い。運用コストを増加することなく、精度を向上
させる方式として、測位衛星で採用されてい
るBOC（Binary Offset Carrier［4］）のような、周波
数帯域の端に電力密度を集中させる方法が有効で
ある［5］。NICTでは、周波数を離した2つの狭帯
域な擬似雑音信号（複擬似雑音、Dual Pseudo 
Random Noises： DPN）を用いた方式（複擬似雑

音方式衛星双方向時刻比較： DPN TWSTFT）を
開発し、実用化に向けた実証実験を実施してい
る［6］ ［7］。このDPN TWSTFTについて、精度向
上の原理と、その実現方法を紹介する。

2 精度向上の原理

TWSTFTでは、遠く離れた2つの場所にある
時計の時刻差を計測する。それぞれの時計は、通
常、正弦波信号（通常10 MHzまたは 5 MHz。以
下、基準信号という）と1秒ごとのパルス信号（以
下、1 PPS信号という）を出力している。この基準
信号と1 PPS信号をもとに生成した信号を、互い
に通信衛星を経由して送りあい、相手局からの信
号の到達時刻を、自局の時計を基準として計測す
る。到達時刻の差をとって2で割ることにより、2
局の時計の時刻差が得られる。
到達時刻の計測は、パルス計測、搬送波位相に

よる位相遅延計測、広帯域信号による群遅延計測
が考えられるが、GPS等、測位衛星で使われてい
る擬似雑音を用いた群遅延計測が、簡便で比較的
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高い精度で到達時刻の計測を行うことができるた
め、原子周波数標準器の国際時刻比較では広く採
用されている。
擬似雑音を用いた群遅延測定においては、被測

定信号と同じパターン（コード）の信号（レプリカ
信号）を処理系で生成し、被測定信号と相関をと
ることにより、相互相関関数が極大となるラグ時
間として群遅延を求める。
この群遅延の決定精度は、相互相関関数のピー
クの鋭さで決まる。相互相関関数のピークの幅は、
信号の周波数帯域幅に反比例するから、信号が広
帯域であればあるほど群遅延決定精度が向上する
ことになる。以下、周波数領域で、さらに細かく
群遅延を考察する。群遅延はクロススペクトルの
位相の傾きであるから、この傾きをいかに精密に
測定するかが決定精度を左右する。したがって、
単に信号の帯域幅を広くするのではなく、帯域の
両端に信号を集中させるほうが、群遅延決定精度
の向上に有効であることがわかる。
通常のTWSTFTでは、単一の擬似雑音を送り

あって相互に群遅延測定を行うが、擬似雑音は帯
域の中央部に信号電力が集中するので、群遅延測
定において若干決定精度が劣化する。DPN 
TWSTFTでは、複擬似雑音を用いることにより、
群遅延精度の改善を目指した。
以下、複擬似雑音を用いた群遅延決定精度の理

論限界を考察する。まず、1つの擬似雑音を用い
た場合の群遅延決定精度を考察し、それを基に複
擬似雑音を用いた場合の群遅延決定精度の考察を
行う。なお、通常、信号処理はデジタル的に行わ
れるので、以下の議論においては、信号はすべて
連続関数ではなく離散関数として扱う。

2.1  1つの擬似雑音を用いた場合の群遅延決
定精度

受信後、周波数変換（搬送波周波数が 0 Hzに
なるような変換）された、白色雑音をともなった擬
似雑音信号（以下、受信信号という）と、レプリカ
信号の相関を考える。
疑似雑音のチップレートを Rc［bps］、受信信号

の帯域制限幅を2B［Hz］（－ B Hzから B Hz）、信
号 処 理 の 際 の サ ン プ リ ン グ レ ー ト を 
Rs［bps］（Rs/2 > B）とする（図 1参照）。
周波数 fi［Hz］（－ Rs/2 < fi < Rs/2。iは1からN

までの整数で、クロススペクトルの各点に対応。）
における、レプリカ信号の成分 X（fi）、受信信号
の成分 Y（fi）およびそれに重畳されるノイズの成
分 Ynとそれらの合成された成分 Y'（fi）、クロスス
ペ ク ト ル の 成 分 X（fi） *・Y（fi）、X（fi）*・Yn、 
X（fi）*・Y'（fi）の関係を図 2に示す。
複素数 Xおよび Yを、絶対値とその偏角θX、

θYを用いて、|X| ei θ X、|Y| ei θ Yと表すと、X*・Yは、

 
（1）

となる。すなわち、X*・Yの絶対値は X、Yの絶
対値の積となり、偏角は Yの偏角を Xの偏角分、
極座標上で右回りに回転させたものとなる。した
がって、クロススペクトルの各成分は、受信信号
の各成分の複素信号ベクトルに、レプリカ信号の
振幅（規格化した場合、一般に1以下となる）を乗
じ、レプリカ信号の偏角分右回りに回転させたも
のとなり、受信信号の信号成分とノイズ成分の関

図1 ノイズに埋もれた擬似雑音信号

図2 複素信号ベクトルの配置
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係は、クロススペクトルにおいても相似的に保存
される。

Ynの絶対値が小さい場合は、位相誤差εは、
Y（fi）に直交する単位ベクトルを iYとして、

 
（2）

で表される。Yn・iYは、Ynの Y（fi）に直交する成
分である。Ynのどの方向にそった成分の分散も、
実軸または虚軸にそった成分の分散と等しくなる。
こ の 分 散 は、 ノ イ ズ の パ ワ ー 密 度 を
pn［W/ Hz］（－ B < fi < Bの範囲内で一定、それ以
外では0）、クロススペクトルの1点あたりの帯域
幅をΔ f（= Rs/N）、積分時間を Tとすると、クロ
ススペクトルの 1点あたりの独立なサンプル数
は RsT/Nとなるから、

 
（3）

となる。また、|Y（fi）|は、fiにおける受信信号の
パワー密度を ps（fi）［W/Hz］として、

 
（4）

で表されるから、周波数 fiにおけるクロススペク
トル成分の位相φ iの分散は、次式のように計算さ
れる。

（5）

 
チップレート Rc［bps］の疑 似雑音信号

のBPSK変調の場合、ps（f）は に比例
するから（図 3）［3］、帯域中央部（0 Hz 付近）での
受信信号のパワー密度とノイズのパワー密度の比
を Psとすると、ps（fi） /pnは、

 
（6）

となる。
σ φ iを使って、遅延決定の誤差σ τ［sec］および
位相決定の誤差σ φ0［rad］は、次のように求められ

る［8］ ［9］。

（7）

 

（8）

 
ここで、σ φ i2 が偶関数であることを考慮すると

となることから、i = 1が 0 Hzに、i = NB

が B Hzに対応するように、クロススペクトルの
各点を再配置することにより、式 （7）、式 （8）はそ
れぞれ、

 
（9）

 
（10）

のようになる。
式 （5）、式 （6）を代入すると、

 
（11）

 
（12）

が得られる。

図3 擬似雑音信号のパワースペクトル
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図 4、 図 5 に、Rc = 1 MHz、C/N0 = 57 dBHz
の場合の、帯域幅と群遅延決定精度、帯域幅と位
相決定精度の関係を、それぞれ示す。図 3に示す
ように、周波数が 2Rcを越えた部分の信号電力密
度は、中央部のそれに比べ低く、群遅延決定に寄
与しないように思えるが、図 4からわかるように、
群遅延決定精度は、帯域幅を広くすれば広くする
ほど改善することがわかる。一方、位相決定精度
は、帯域幅をチップレートと同程度以上に増やし
ても効果がないことが分かる。

2.2  チップレートがバンド幅の1/2に等しい
場合

特殊な場合として、Rc（チップレート）が B（バ
ンド幅の1/2）に等しい場合は、 より、

 
（13）

 
（14）

となる。ここで、NBが十分に大きい場合は、

 
（15）

 
（16）

が成り立つから、

 
（17）

 
（18）

となり、C/N0 が、式 （16）を使って、 

（19）

 
と表されることから、σ τ、σ φ0 はそれぞれ、

 
（20）

 
（21）

となる。

2.3 複擬似雑音方式の群遅延決定精度
周波数軸上に複数配置された擬似雑音信号を用

いて遅延測定を行なった場合の遅延決定精度を考
える。
図 6のように、チップレートRcの擬似雑音信号
が 2F1 離れて配置されており、それぞれの擬似雑
音信号が帯域幅 2Rcのフィルターにより切り出さ
れているとする（BOC（F1 , Rc）に相当［4］）。群遅延
は、クロススペクトルの位相の傾斜であり、2つ
の擬似雑音信号のクロススペクトルの位相は図 6

図4 帯域幅と群遅延決定精度

図5 帯域幅と位相決定精度
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のようにひとつの直線上に乗る。
いま、それぞれのフィルター通過帯域を2NB個

に等間隔に分割し、最低周波数から順に、1から
4NBまでの番号 iをつける。各番号に対応する周
波数帯域の中心周波数を fi［Hz］、クロススペクト
ルの位相をφ i［rad］、その誤差をσ φ i［rad］とす
る。
σ φ iを使って、遅延決定の誤差σ τ［sec］は、次
のように求められる［8］ ［9］。

（22）

 
ここで、σ φ i2 が偶関数であることを考慮すると

となる。また、F1 ≫ Rcとすると、fi≒F1

となる。さらに個々の擬似雑音信号の対称性を考
えると、式 （22）は、

 
（23）

のようになる。
2.2で述べたように、 は単独の擬似雑

音により推定された位相の分散σ φ 02 で、積分時
間 Tおよび単独の擬似雑音のC/N0 を用いて、

 
（24）

となるから、式（23）から、

 
（25）

が導かれる。
しかし実際には、それぞれの擬似雑音で決定さ
れる群遅延を反映した位相が1本の直線に乗る必
要があるから、片方の擬似雑音で決定される群遅
延の誤差σ τs が、2π（2F1） σ τs <πを満たす必要
がある。σ τsは、2.2で述べたように、

 
（26）

であるから、

 
（27）

が、複数の擬似雑音信号を用いた群遅延決定を成
立させる条件となる。実際には、これは1 σの確
率で位相不確定性（アンビギュイティ）の決定が成
功する条件なので、安定な解を得るために
は、Rcは式 （27）の右辺の数倍、広めにとる必要が
ある。

図6 ノイズに埋もれたDPN信号
クロススペクトルのパワー（上）および位相（下）
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となり、群遅延決定成立条件は、式 （27）より、

 
（31）

となる。

3 実現方法

2で示された、DPN TWSTFTの群遅延決定
精度と周波数配置の条件をもとに、実際にどのよ
うにシステムを実現するかについて述べる。

3.1 システム構成
これまで使われてきたTWSTFTの一般的なシ
ステム構成を図 7に、諸元を表 1に示す。経済性
や普及性、今後の発展性を考慮すると、これまで
の方式で使用されていた機器をできるだけそのま
ま継承できること、ハードウェアに高度な機能を

2.4 S/N比による制限
擬似雑音は離散的な信号であることから、S/N

比が高いと測定された群遅延に系統的な誤差が生
じてしまう。そのため、S/N比は 1よりも小さく
する必要がある。今、信号電力を、雑音電力の半
分に設定するとした場合、

 
（28）

であるから、式 （19）より、 

 
（29）

となる。したがって、DPNで得られる遅延決定精
度は、式 （25）より、

 
（30）

表1 一般的なTWSTFTシステムの諸元

図7 一般的なTWSTFTのシステム構成
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持たせず、できるだけパソコン上のソフトウェア
で処理を行うようにすることが望ましい。
通常の静止衛星の商用通信回線で使われている

トランスポンダの帯域幅は、30 MHz程度である。
複数のトランスポンダにまたがった周波数配置も
考えられるが、既存装置の活用を考え、 
DPN TWSTFT の 分 離 周 波 数 間 隔 2F1 は、
20 MHz 程度とすることにした。以下の例では
2F1 = 20 .24 MHzに設定した。
分離周波数間隔が決まれば、式 （31）から、使用

する擬似雑音のチップレート RCの下限が計算で
きる。アンビギュイティ決定の所要時間を1秒と
し、チップレート RCは、余裕を見て100 kcpsに
設定した。この周波数配置での群遅延決定精度
σ τは、式 （30）から、20 psec 以下が期待できるこ
とがわかる。
実際には、トランスポンダ借用帯域幅を
200 kHzとし、その帯域内で電力密度がなるべく
均等になるよう、チップレートは204.6 kcpsとし
た。

3.2 送信信号の生成
通常、擬似雑音（2相位相偏位変調BPSKの場

合）の発生は、ハードウェアを用いて、搬送波の
位相を反転させて生成する［3］。BOCの場合も同
様で、通常の擬似雑音を、より高い周波数の2値
副搬送波を用いて位相を反転させることにより生
成する［4］。単純な回路により実現できるため広く
使われているが、ハードウェアで構成されるため
システムの変更を柔軟に行うことができない。一
方、DPN TWSTFTは、通信衛星のトランスポン
ダの複数の周波数帯域を借用しなくてはならない
ため、必ずしも希望する分離周波数や帯域幅を確
保できるとはかぎらない。本方式では、柔軟な周
波数配置を実現するため、任意波形発生装置を
使って IF信号を直接発生する方式を採用するこ
とにした。
任意波形発生装置を採用したもうひとつの理由

は、アナログ回路の不安定性の排除である。通
常、電波法上規制される帯域外信号の抑制は、
SAWフィルターのような急峻なフィルターを IF
帯信号に適用することにより行うが、こうしたア
ナログフィルターの群遅延特性は環境温度変化の
影響を受けやすい。パソコンを使って、デジタル
フィルターにより整形された波形を、任意波形発
生装置で発生させることにより、アナログフィル
ターの不安定性を排除することができる。
任意波形発生装置は既に高性能のものが多く市

販されているが、DPN TWSTFTに特化し機能を
制限した低価格の任意波形発生装置を新規に開発
した。表 2にDPN TWSTFT用に開発した任意
波形発生装置の仕様を示す。
パソコンで作成した最大 1,024 ,000 個のサンプ

ルを、USB経由で任意波形発生装置に送る。任意
波形発生装置は、送られてきたサンプルを周期的
に毎秒 204,600 ,000 サンプルのアナログ信号に変
換し、外部基準信号に同期して出力する。実際に
は、毎正秒に周期が完結するように、5 msecに相

表2 任意波形発生装置諸元

図8 DPN TWSTFT の送信部（左）および受信
部（右）
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当する1,023 ,000 個を周期（コード長）に設定して
使用する。また、外部の秒信号に同期したコード
を指定するため、重畳信号を使ってコード毎の位

相（0度または180度）を反転させる。擬似雑音に
はGPS L1 C/A信号［10］で使用されているゴール
ドコードを用いた。パソコン内で、204.6 kcps の
擬似雑音を生成し、タップ数 16385 点のデジタル
フィルターで 100 kHz に帯域制限したのち、
66.13 MHzと 86.37 MHzの 2つの正弦波を使っ
て周波数変換した。こうして生成した波形と重畳
信号を任意波形発生装置にセットして発生させた
信号の例を、図 9～図 11に示す。
これらの図は、任意信号発生装置で生成された
後、送信周波数帯に周波数変換され高電力増幅器
を用いて増幅された送信信号を、高電力増幅器の
モニター端子を使って取得したスペクトルである。
生成された信号には、いくつかのスプリアス信
号が見られる。しかし、通常の口径のアンテナを
使用してTWSTFTを行う場合、送信出力は
0.5 W（それぞれの擬似雑音で 0.25 W）以下で十
分なため、これらのスプリアス信号は電波法の規
制値に対して十分に低くなり問題にならない。
また、占有周波数帯域幅についても、パソコン
での波形生成時にデジタルフィルター特性を調整
することにより、容易に最適化することが可能で
ある。

3.3 受信信号の処理
アンテナで受信された信号は、通常の 
TWSTFTと同様、低雑音増幅器で増幅されたの
ち IF帯の信号に周波数変換される。IF信号の処
理には、VLBI 用に開発された汎用ADコンバー
タ［11］ ［12］を用いた。使用した汎用ADコンバータ
の諸元を表 3に示す。
DPNの実効信号帯域は 200 kHzずつ 2つのバ

ンドに分かれているので、これをアナログ回路で
分離、狭帯域フィルターで不要成分を除去した
後、汎用ADコンバータの 2 つのチャネルで
500 kHzサンプリングすれば十分であるが、やは
りアナログ回路の不安定性を排除するため、2つ
の帯域をまとめて64 Mspsでサンプリングする方
式を採用した（図 12）。通常のTWSTFTで使用
している汎用周波数変換器の出力 IF帯域は50～
90 MHzなので、IF 信号を 64 MHzから 96 MHz
のバンドパスフィルターに通した後、汎用ADコ
ンバータの64 Msps 8 bit モードを用いてアンダー
サンプリングした。サンプリングされた信号に、

図9 DPNの低周波側信号のスペクトル

図10 DPNの高周波側信号のスペクトル

図11 DPN信号のスペクトル（全体）



特
集

時
空
標
準
計
測
技
術
／
複
擬
似
雑
音
方
式
衛
星
双
方
向
時
刻
比
較
装
置
の
開
発

191

汎用ADコンバータ内で 64タップのデジタルフィ
ルターをかけ、所望周波数において2つの 2 MHz
帯域（2～4 MHzおよび 22 ～24 MHz）を切り出
す（図 13）。フィルター処理された信号列をさらに
1/8 に間引きし 8Msps にレートを落としたの
ち（図 14）、USBケーブルを用いてパソコンに出
力する。この間引きにより、パソコンでの演算の
負荷を大幅に減らすことができる。

しかし、図 13から分かるように、デジタルフィ
ルターのタップ数が少ないことから、不要帯域の
雑音は、所望帯域の雑音の－ 15 dB程度になって
いる。こうした不要帯域雑音は、間引きにより所
望帯域に折り返るため、S/Nが 1割程度劣化して
しまうが、式 （30）から、これによる群遅延精度の
劣化は数%程度と見積もられる。汎用ADコン
バータ内のデジタルフィルターのタップ数を上げ

表3 汎用ADコンバータ諸元

図13 フィルター処理後のDPN信号図12 64 Msps でサンプリングされたDPN
信号

図14 8 Msps に間引いた後のDPN信号
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るには、より大規模なFPGAの導入が必要とな
り、費用対効果を考えると、この程度の精度の劣
化は許容の範囲とした。
なお、図 12～図 14は、スペクトルの構造を見
やすくするため、DPN信号の C/N0 を高めに設定
してある。
パソコン内においては、まず、それぞれの帯域

で 200 kHz 帯域幅のデジタルフィルター処理を
行った後、各帯域独立にレプリカコードとの相互
相関をとって群遅延と搬送波位相を求め、それら
の結果を接続することにより、群遅延を決定す
る［13］。

4 むすび

新しいTWSTFTの方式であるDPN TWSTFT
について、群遅延決定精度の理論限界と、実現方
法を紹介した。この方式を用いることによ
り、TWSTFTの精度を1桁、向上させることが
できる。さらに衛星トランスポンダの借用帯域を
大幅に減らせるため、運用コストも1桁減らすこ
とができる。今後、国際時刻比較での実証実験を
継続し、評価・改良を行い実用化をめざす。  
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