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内容梗概

本論文は，著者が大阪大学大学院工学研究科(通信工学専攻)ならびに三菱電機株

式会社情報技術総合研究所にて行った，高速無線アクセスシステムにおける伝送特性

改善手法に関する研究の成果をまとめたものである.

近年，インターネットやモパイル通信の急速な普及に見られるように，高度な情報

通信サ}ビスに対するニーズがかつてない高まりを見せている.これを受け，高ピッ

トレートのマルチメディア情報を『いつでも・どこでも・だれとでも』ストレスなく

送受信できる高速アクセスシステムの構築が望まれている.

このような状況の中，高速無線アクセスシステムは， w可動性』という無線通信の

持つ特徴から，上記ニーズを満足し得るアクセスシステムとして期待されている.し

かし一方で，逼迫する周波数資源の有効利用を念頭におきながら，マルチパス・フェ

ージングなど無線伝送路特有の問題を解決しなければならず，伝送速度・伝送品質の

向上に伴って，克服すべき技術的課題は今後益々増大していくと予想される.また，

近年，大容量化に対する要求から，光通信技術と無線通信技術とを高度に融合した無

線アクセスシステムが提案されている.これらのシステムでは，大容量化を可能とす

る反面，光伝送部における技術的課題がシステム全体の問題として顕在化する.した

がって，高度な高速無謀アクセスシステムを実現するためには，これらの技術的課題

を克服し，システム全体の伝送特性を向上するための要素技術の確立が必要不可欠と

なる.

本論文は，高速無線アクセスシステムにおける技術的課題として，光・電波融合技

術を用いた場合に問題となる光伝送部における非線形歪みによる伝送特性の劣化と，

無線アクセスシステムの無線伝送路におけるマルチパス・フェージングによる伝送特

性の劣化を取り上げ，各々に対する伝送特性改善手法を提案する.



本論文は，以下の 6 章により構成されている.

第 1 章序論

本章では，本論文の研究内容の背景を述べ，高速アクセスシステムを概観すると共

に，現在検討されている高速無線アクセスシステムとその技術的課題について概説し，

本研究の目的および意義を明らかにする.

第 2 章ニューラル・ネットワーク波形等化器による FTTA システムの非線形歪みお

よびマルチパス歪み補償法

本章では，高速無線アクセスシステムとして，光通信と無線通信を融合した FTTA

(Fiber to the Air) システムを取り上げ，そこで問題となる非線形歪みおよびマルチ

パス歪みの補償法として，新しいニューラル・ネットワーク波形等化器 (NNE: Neural 

Network Equalizer) を提案する.

提案する NNE では，非線形査みの補償能力を従来の NNE よりも向上するために，

ニューラル・ネットワークを構成するユニットの出力関数を，システムにおける非線

形素子の入出力特性の逆特性に近づける.これに加えて， リンクの結合重みの初期値

設定法を提案し，これらを組み合わせることによって，提案方式が従来の NNE より

も優れた補償能力を有することを計算機シミュレーションにより明らかにする.

第3章 直交偏波周波数多重伝送方式における偏波間相互相関を用いた周波数オフセ

ット推定法

高速無線アクセスシステムにおける無線伝送路での問題の 1 っとして，マルチパ

ス・フェージングによる伝送特性の劣化が挙げられる.無線通信の分野では，この問

題に対し，これまで波形等化技術やダイパーシチ技術，マルチキャリア伝送技術など，

様々な要素技術の研究・実用化が行われてきた.近年，マルチパス・フェージング対

策の 1 っとして，直交偏波を用いたマルチキャリア伝送方式である直交偏波周波数多

重伝送方式 (OPFDM: Orthogonal Polarization and Frequency Division Multiplexing) が提

案された. OPFDM は，代表的なマルチキャリア伝送方式である OFDM (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing) 方式におけるサブキャリアを，周波数軸上で偶数番

II 



自のサブキャリアと奇数番目のサブキャリアに 2 分し，各々を互いに直交する偏波で

伝送する伝送方式である.このため， OFDM と同等の伝送速度を確保しつつ，各偏波

におけるサブキャリアの周波数間隔を OFDM の 2 倍にすることができる.したがっ

て，送受信機関のキャリア周波数オフセットや伝送路のランダム FM 雑音などに起因

するチャネル問干渉(ICI: Inter-channel Interference) を軽減することができるという

特徴を有する.

OPFDM のキャリア周波数オフセット推定法としては これまで HSD-OPFDM

(OPFDM using Half Symbol Delay Frequency Offset Compensation Scheme) が提案され

ていた. HSD・OPFDM は，偏波間干渉のある AWGN (Additive White Gaussian Noise) 

伝送路において，有効に動作することが既に報告されている.しかし，各偏波が，偏

波間干渉に加えて，レイリー・フェージングの影響を受けると，周波数オフセットの

推定精度が低下し，伝送特性が著しく劣化するという問題がある.

本章では，上記の問題を解決するために，各偏波の自己相関と偏波間の相互相関を

利用した新しい周波数オフセット推定法を提案する.

また，計算機シミュレーション解析により，提案する周波数オフセット推定法を用

いた OPFDM 伝送方式 (CMB-OPFDM: OPFDM using Correlation Matrix Based Frequency 

Offset Compensation Scheme) が，偏波間千渉とレイリー・フェージングが存在する伝

送路下において， HSD-OPFDM よりも優れた伝送特性を有することを示し，提案方式

の有効性を明らかにする.

第 4 章偏波間相互相聞を用いた周波数オフセット推定法における直交偏波周波数多

重伝送方式の伝送特性改善法

第 3 章で提案した CMB-OPFDM では，伝送路特性の周波数選択性が大きくなるに

したがって，周波数オフセットの推定精度が劣化するという問題がある.したがって，

各偏波の伝搬経路が周波数選択性フェージング伝送路である場合， CMB-OPFDM の更

なる伝送特性改善法が必要となる.

そこで本章では， CMB-OPFDM における伝送特性改善法として，新たに推定周波数

オフセットの前方保護 (Forward Protection) 法を提案する.

本章では，周波数選択性フエ}ジング伝送路で CMB-OPFDM を適用した場合に生
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じる誤推定値を理論解析によって導出すると共に，計算機シミュレーションによる伝

送特性の解析によって，提案方式の有効性を明らかにする.また，伝送路の時間変化

が無視できない場合の伝送特性についても明らかにし，前方保護を適用した CMB・

OPFDM が優れた特性を有することを示す.

第 5 章直交偏波周波数多重伝送方式における偏波ダイパーシチ受信法

本章では， OPFDM の伝送特性改善法として，新たに偏波ダイパーシチ受信法を提

案する. OPFDM は，周波数直交性と偏波直交性を有効利用したマルチキャリア伝送

方式であるため，偏波間干渉が存在する伝送路であっても，原理的に各サブキャリア

の周波数直交性は保たれている.したがって，受信機において， DFT 後の出力を各偏

波ごとのサブキャリア成分に分離し，偏波ダイパーシチを容易に実現することができ

る.

まず，理論解析により， OPFDM の偏波ダイパーシチ受信法として 2 ブランチの最

大比合成法を適用した場合のビット誤り率を導出する.続いて，提案する受信法とし

て，各サブキャリア毎に合成比を求める方法と， OPFDM における l シンボル内の各

偏波成分の平均電力から合成比を求める方法を提案する.さらに，計算機シミュレー

ションによる解析を行い，その有効性を明らかにする.

第 6 章結論

本章は，本論文の結論であり，本研究で得られた成果を総括する.
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第 1 章

序論

1.1 研究の背景と目的

1.1.1 IT 革命と高速アクセスネットワークの構築

19 世紀末の産業革命以来，近代国家の社会/産業構造は，高度な工業化社会の実

現に向けた取り組みと共に進化し，発展してきた.そして，今まさに 21 世紀を迎え

るにあたり，成熟した工業化社会から生まれた新しい胎動，すなわち情報通信社会が，

新たな産業文明を創り出そうとしている. nT (Information Technology) 革命』と呼

ばれるこの潮流は，インターネットの爆発的普及やモパイル通信産業の急成長に支え

られながら，やがて新たな産業構造の本流となって，将来の我々の社会生活をあまね

く取り巻き，より快適で文化的な生活をもたらす無限の可能性を秘めている.

例えば，インターネットの出現により，我々は，個々人の噌好を満足する『情報』

を，地球規模の膨大なネットワークを介して即座に発信/受信するという新しい利器

を手に入れた.世界のインターネットの利用者数は年々増加しており， 2000 年 2 月

の時点で既に約 2 億 7.550 万人に達し，前年同期比で実に約 80%の増加率を示してい

る [1]. このようなインターネットの普及は，インターネットを利用した商品販売をは

じめとする様々なネットビジネスを産みだし，今やインターネット・コマースは各国

経済の牽引役の一端を担っているといっても過言ではない.

また，モパイル通信の普及は，より利便性の高いコミュニケーション手段に対する

潜在的ニーズの大きさを顕著に表しているといえる.既に，我が国においては，携帯

電話・ PHS (Personal Handy-phone System) 等のモパイル通信サービスの加入者数が，

1999 年末の時点で加入電話契約数を上回り， 5 ，685 万契約に達している [1]. W いつで



も，どこでも，だれとでも』快適なコミュニケーションを行うことは，いわば人類共

通の欲求であり，それを実現する通信メディアとして，モパイル通信に対する期待は

計り知れない.

この他にも，モパイル・コンビューティング環境の構築 [2]，放送のディジタル化

[3]-[4]や ITS (Intelligent Transport Systems) の研究・開発[5]など，我々の社会生活の

高度情報化を促す様々な取り組みが行われており，これらを包含する情報通信社会へ

の進化が着実に進行しつつあるといえる.

このような高度情報通信社会を実現するにあたり，情報通信技術に寄せられる期待

と，そこに課せられる課題は大きい.特に，低速から高速に至る様々なマルチメディ

ア情報を，所望の伝送品質・伝送速度を確保しながら，効率的かっ経済的に送受信で

きる高速アクセスシステムの早期実現が熱望される.

アクセスシステムは，その媒体によって，メタルアクセス，同軸アクセス，光アク

セスおよび無線アクセスに分類することができる [6].

メタルアクセスシステムは，既存の平衡メタルネットワークを活かして高速のディ

ジタノレアクセスを実現するものであり，アクセス技術として， HDSL (High-bit-rate 

Digital Subscriber Line) , SDSL (Symmetric Digital Subscriber Line) , ADSL (Asymmetric 

Digital Subscriber Line) , RADSL (Rate Adaptive Digital Subscriber Line) および VDSL

(Very-high-data-rate Digital Subscriber Line) が提案されている.これらのうち，上下

方向の伝送速度が対称である HDSL および SDSL では，最大約 2Mbps までの伝送速

度を実現できる.一方， ADSL , RADSL および VDSL は， 1 対の平衡メタルケーブノレ

を用いて非対称通信を実現するシステムである. ADSL は，上りが 16----640 k bps 程度，

下りが1.5----9Mbps 程度の伝送速度を可能とする.また， RADSL は，伝送路の雑音な

どに応じて伝送速度を自動的に制御する方式で， ITU-T による標準化も進んでいる.

最も高速なシステムを構築できるのは VDSL であり，上りが 1.5----2Mbps 程度，下り

が 13----52Mbps 程度となる.

同軸アクセスシステムは，ケーブルテレビ用に施設された同軸ケーブル網を利用し

たシステムであり，近年では幹線路を光ファイパで置き換えた HFC (Hybrid Fiber 

Coaxial)システムが実用化されつつある.
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光アクセスシステムは，光ファイパを利用した大容量なシステムを構築できるため，

その実現に向けて様々な研究・開発が行われている [7]-[8]. システム構成としては，

全加入者を全て光ファイパで接続する FTTH (Fiber to the Home) が最も高速なサービ

スを提供しうる.しかし， FTTH では，光ファイパの施設コストが莫大になるという

問題があり，これを回避するためのシステム・アーキテクチャとして PDS (Passi ve 

Double Star) 型 FTTH が検討されている.また，中高速サービスに対しては，前述し

た平衡メタルケーブルとの併用 (FTTC : Fiber to the Curb) や同軸ケーブルとの併用

(HFC) が検討されている [9].

以上のメタリック，同軸，光アクセスなどの有線系システムでは，加入者の増加に

応じて，ケ}ブルの施設などの設備の拡充が必要となる.また，固定受信を前提とし

ているため， wいつでも，どこでも，だれとでも J という利用者のニーズを必ずしも

満足できない.これに対し，無線アクセスシステムは，加入者の増加に伴う設備投資

が有線系に比べて少なくて済む上，固定・移動受信の両方に対応できるという特徴が

ある.そのため，高速な無線アクセスシステム実現に対して，様々な検討が行われて

いる[10]-[14].

無線アクセスシステムは，]\仏IDS(Multichannel Multipoint Distribution Service) , Ll¥IDS 

(Local Multipoint Distribution Service) , FWA (Fixed Wireless Access) [15]などの固

定無線アクセスシステムと携帯電話や PHS をはじめとする移動無線アクセスシステ

ムに分類できる.このうち，移動無線アクセスシステムは， 1979 年のセル方式によ

る世界初の移動通信サービスの開始以来，めざましい発展を遂げてきた [16]. 特に，

近年では，移動通信方式の第 3 世代方式として世界初の統一規格である IMT・2000

(lnternational .Mobile Telecommunications 2000) が検討され[17]-[19]，その実用化を目

前に控えている.さらに，より高速な無線アクセスシステムとして， MMAC (Multimedia 

Mobile Access Communication Systems) [20]や HIPERLAN (High Performance Local Area 

Network) type 2 などの検討も進んでおり [21]-[22]，今後益々，高速・大容量の無線ア

クセスシステムに対する要求が高まってくると予想される.

また，近年，光通信と無線通信を融合した高速無線アクセスシステムが，光通信の

持つ広域・大容量・低損失性と，無線通信の持つ可動性・経済性を兼ね備えたシステ

ムとして注目を浴びている [23]. 例えば， FTTA (Fiber to the Air) システムは，光フ
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ァイパ内を広帯域な自由伝搬空間とみなし，変調された無線信号を，その信号形式を

保存したままで光ファイパ伝送するシステムであり，複数の無線信号をサブキャリア

多重 (SCM: Sub-carrier Multiplexing) [33 ]-[35]方式によって直接光強度変調する方式[24]

や，各無線信号を帯域サンプリングし，得られた PAM (Pulse Amplitude Modulation) 

信号を時分割多重 (TDM: Time Division Multiplexing) してから光強度変調する方式[111]

等，様々な方式が検討されている.図 1 ・ 1 ・ 1 に FTTA のシステム・イメージを示す .FTTA

では，セル毎に配置された無線基地局 (RBS: Radio Base Station) と制御局 (CS: Control 

Station) 聞を光伝送，各無線基地局と加入者間を無線伝送で信号伝送を行う.無線基

地局では，主に電気/光変換 (E/O: Electric to Optic Conversion) および光/電気変換

(Oﾆ: Optic to Electric Conversion) を行うため，無線基地局で信号の変復調を行う従

来の光マイクロセル通信方式に比べて，無線基地局の施設コストを低減することがで

きるという特徴を有する.また同時に，無線基地局設備が変調方式などの信号形式に

依存しないため，将来起こりうる信号形式の変更にも対応でき，拡張性・柔軟性に富

んだシステムの構築が可能となる.

CS (Control Station) 

図 1-1-1 FTIA のシステムイメージ

また，図 1-1 ・2 は， ITS として検討されている無線アクセスシステムの例を示して

いる. ITS におけるマルチメディア情報のモパイル通信システムでは，端末(自動車)
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の移動速度が高速になるため，特に伝送路のフェージング対策が重要になると考えら

れる.

以上のように，現在，高速アクセスシステムに関して様々な検討が行われているが，

中でも，高速無線アクセスシステムに対する期待は大きく，これを実現する要素技術

の早期確立が望まれている.次節では，これらの要素技術について概観した後，本研

究の目的を明確化する.

CS (Control Station) 

図 1・ 1 ・2 ITS における高速無線アクセスシステム例

1.1.2 高速無線アクセスシステムにおける要素技術と本研究の目的

高速無線アクセスシステムを実現するためには，多くの高度な要素技術が必要とな

る.例えば，無線伝送路という劣悪な通信環境において，周波数利用効率を高めなが

ら所望の伝送品質を確保するためには，高度なフエ}ジング補償技術[25]-[26]や誤り

訂正技術が不可欠である.また，セル構成技術[27]は，周波数再利用やシステムの大

容量化，さらに送信電力の低減を行う上で重要な役割を果たす.さらに，利用者にス

トレスを感じさせないシステムを構築するには，スムーズなハンドオフ制御や適応的

なチャネル割当などの回線制御技術[28]・[30]の確立が要求される.この他にも， FDMA 

(Frequency-Division Multiple-Access) , TDMA (Time-Division Multiple-Access) , CDMA 

(Code-Division Multiple-Access) 等の無線アクセス技術[31]やトラヒックの状況に応
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じて伝送容量を制御する伝送容量可変方式[31]の実現などが重要なテーマとして検討

されている.

また，無線通信に光通信技術を融合させた高速無謀アクセスシステムの場合，光伝

送路における伝送特性の劣化要因についても対策が必要となる.例えば，光リンクの

持つ非線形特性は，無線信号に対して非糠形歪みを引き起こす上，他のチャネルにお

ける伝送信号との相互変調歪みを発生させる.また，各無線基地局からの複数の光信

号間で干渉が起こると，光ビート雑音が発生し，伝送特性が劣化する.光ビート雑音

の大きさは，光信号の電力に依存するため，単に光の電力を増大させても改善効果は

得られず，結果的に，無線基地局の接続数を制限する要因となる.したがって，これ

らの諸問題を克服するための要素技術として，後述する非線形歪み補償技術や光ビー

ト雑音を緩和するための波長制御技術等が検討されている [23].

このように様々な要素技術の早期確立が熱望される中にあって，本研究は，高速無

線アクセスシステムにおける伝送特性の改善手法の確立を目的としている.その内容

は，まず始めに，光・電波融合システムの光伝送路における信号劣化要因である非線

形歪みを取り上げ，その補償方式としてニューラル・ネットワークを用いた新しい波

形等化器を提案する.次に，無線信号の劣化要因としてマルチパス・フェージングを

取り上げる.ここでは，マルチパス・フェージングに対する耐性の高い伝送方式とし

て近年提案された直交偏波周波数多重伝送方式 (OPFDM: Orthogonal Polarization and 

Frequency Division Multiplexing) の伝送特性改善手法として，新しいキャリア周波数

オフセット推定法および偏波ダイパーシチ受信法を提案する.

これらの提案に先立ち，次節では，これまで検討されてきた非線形歪み補償法およ

びフエ}ジング補償法，とりわけマルチキャリア伝送技術について概説する.

1.1.3 非線形歪み補償法

信号の非線形歪みは， SCM システム等で用いられる E/O 変換用 LD (Laser Diode) 

やマイクロ波無謀通信システム [36]-[37]等で使用される電力増幅器 (HPA: High Power 

Amplifier) ，衛星通信システムで用いられる TWT (Traveling Wave Tube) 等において，

入出力特性の非線形性が無視できない場合に発生し，伝送特性の劣化要因となる.

これまで，非線形歪みに対しては，プリ・ディストーシヨン (Pre-distortion) 法[3 8]-[42]，
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フィード・フォワード法[43]，フイ}ド・パック法およびポスト・ディストーション

(Post-distortion) 法[44]ー[46]などの非線形歪み補償技術が検討されている.ここでは，

LD の非線形特性に起因する非線形歪みの補償方式を例に，各方式の特徴について述

ベる.

図 1-1-3 に， E/O 変換部として用いられる LD に起因する非線形歪み補償方式とし

て，プリ・ディストーション法，フィード・フォワード法，フィード・パック法およ

びポスト・ディストーション法を適用した場合のシステム構成例を示す.

data Compensator data 

(a) プリ・デ、イストーション法

data 

(b) フィード・フォワード法

(c) フィード・パック法 data 
T勺m伽

一一____. Electrical signal Compensator 

一砂Optical signaJ PD: Photo D帥 (d) ポスト・デ、イストーション法

図 1・ 1-3 LD の非線形特性に起因する非線形歪みの補償例

一般に，プリ・ディストーション法は構成が単純であり， Compensator に非線形素

子 (LD) の逆特性を持たせることによって非線形歪みを補償する.この場合，精度

良く補償を行うには，予め非線形素子の入出力特性に対する厳密な情報が必要となる.

フィード・フォワード法は，非線形歪みを受けた信号からその歪み成分を抽出し，そ

れを主信号から減ずるように構成される.ただし，この方法では，プリ・ディストー

ション法に比べて構成が複雑になり，回路規模が大きくなるという問題がある.フィ

ード・フォワード法と同様の原理で，しかも単純な構成で補償を行うのがフィード・
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パック法である.この方法では，フィード・パック・ループを用いて歪み成分を補償

するように構成される.ただし，ループ内遅延が大きい程，制御系の周波数特性が狭

帯域になり，性能が劣化するという問題がある.以上は，送信側において歪み補償を

行う方法であるのに対し，ポスト・ディストーション法は，受信側で補償を行う方法

である.ポスト・ディストーション法の利点は，プリ・ディストーション法のように

非線形素子の特性に対する厳密な情報を必要とせず，現実の非線形歪みを適応的に補

償できるという点にある.

また，非線形歪み補償能力を有する波形等化器 (Equalizer) に関する検討も古くか

ら行われている [47]-[48]. これらの補償器は，受信機において適応的に非線形歪みを

除去し，信号の等化を行うものであり，ポスト・ディストーション法のーっとして分

類できる.

また，近年，ニューラル・ネットワークの通信分野における応用として，多層パー

セプトロンを用いた新しい波形等化器である NNE (Neural Network Equalizer) が提案

された [49]・[50]. ニューラノレ・ネットワークは，非線形入出力特性を持つ複数のユニ

ットと，ユニット聞を結合するリンクで構成され，リンクにおける結合重みを BP ア

ルゴリズムなどの適応アルゴリズムを用いて逐次更新することによって，ネットワー

クの最適化を行うものである [59]-[60]. NNE は，このニューラル・ネットワークの持

つ非線形信号処理能力を利用して信号に含まれる歪みを補償するものであり，これま

でに様々な検討が行われている.例えば， 1993 年には， Miyajima 等が RLS アルゴリ

ズムを応用した NNE を提案している [51].また，同年， Benvenuto 等は， HPA の非線

形査み対策として複素 BP (Back Propagation) アルゴリズム [52]-[53] を用いた階層型

ニューラル・ネットワークによるプリ・ディストーション法を提案し， QAM (Quadrature 

Amplitude Modulation) 信号に対する有効性を示した [54]. ポスト・ディストーション

法による NNE の QAM への適用例としては， 1994 年の Chang 等の報告がある [55]. 

また，同年， Kechriotis 等は， RNN (Recurrent Neural Network) 構造の NNE を提案し，

多層 PSK (Phase Shift Keying) ，多値 PAM (Pulse Amplitude Modulation) に対する有

効性を示した [56]. さらに翌 1995 年， Charlg 等は，多層 PSK 信号の1， Q 成分を分離

して， NNE の各ユニットに独立に入力する構成で， BP アルゴリズムを用いた NNE

を提案している [57].
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また，ニューラノレ・ネットワークの非線形処理能力を左右する学習アルゴリズムに

関しても，様々な研究が行われている.例えば， NNE における代表的な学習アルゴ

リズムである BP アルゴリズムは，学習速度や局所最小値への落ち込みが問題となる

が，これらに対する解決法についても報告されている [61]-[62].

1.1.4 フェージング補償法

無線伝送路におけるマルチパス・フェージングに対しては，適応等化技術[64]-[73]

やダイパーシチ技術[81]-[84]，アダプティブ・アレー技術[85]-[87]，マルチキャリア

伝送技術[91 ]-[93]などをはじめとする様々な要素技術が古くから研究されている [37]­

[38],[100]-[103] . 

波形等化器等の適応等化技術は，主として伝送路の周波数選択性フェージングを補

償する技術であり， トランスパーサル・フィルタを用いた線形等化器と，判定帰還型

等化器 (DFE: Decision Feedback Equalizer) [65] ，[68]-[69]や最尤系列推定型等化器[71]­

[72] などの非線形等化器に分類できる.また，フィルタ係数の更新アルゴリズムとし

ては， LMS (Least Mean Square) アルゴリズムや RLS (Recursive Least Square) アル

ゴリズム等，様々なアルゴリズムが提案されている [74]・[80].

また，前述の NNE は周波数選択性フェージングに対しても有効に動作することが

報告されており [51] ， [55]-[56]，新しい適応等化器としても注目されている.

ダイパーシチ技術は，そのブランチ構成法によって空間ダイパーシチ[81]-[82]，偏

波ダイパーシチ [83]-[84]，角度ダイパーシチ，周波数ダイパーシチおよび時間ダイパ

ーシチに分類できる.また，各ブランチの合成法からは，選択合成法，等利得合成法

および最大比合成法に分類できる.一般に，これら合成法のうち最もダイパーシチ効

果が得られるのは，合成波の CNR (Carrier to Noise Power Ratio) を最大にする最大比

合成法である.

アダプティブ・アレー技術は，複数のアンテナから得られる受信信号に対して適当

な重み付けを行い，最適な受信信号を得る技術であり，原理的には，適応等化技術と

等価である [85].

マルチキャリア伝送技術は，複数のサブキャリアを用いることによって信号の狭帯

域化を図り(図 1 ・ 1-4 参照) ，伝送路の遅延スプレッドに伴う周波数選択性フェージ
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ングに対して耐性の高い信号伝送を実現する技術であり，例えば，マイクロ波無線中

継伝送方式においても既に実用化されている [36]-[37] ， [88]-[89].マルチキャリア伝送

方式の中でも，特に，各サブキャリア聞に周波数直交性を持たせた OFDM (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing) は，欧州や我が国における地上波ディジタル放送[3]­

[4] ，や， MMAC , HIPERLAN type 2 などの次世代高速無線アクセスシステムの信号伝

送方式として採用されるなど，近年，非常に注目を浴びている.また，一般に， OFDM

では各送信シンボルの最後部の一部をガード・インターパル (Guard Interval) として

各シンボルの前に付加して伝送する.これにより，ガード・インターパノレ長と同じ遅

延時間を持つ遅延波の影響を除去できるため，周波数選択性フェージングに対する耐

性は，より一層高くなる.

(a)、ンングツレキャリアの場合

盤鶏香炉
砂-Freq.

r小ぺ
砂freq.

周波数選択性フェージング伝送路 I /・各サプキャリアに対してはフ
/ラット・フェージングに近くなる

(b)マルチキャりアの場合

州州Lfreq函持》

砂freq

図 1・ 1-4マルチキャリア伝送技術における周波数選択性フェージング耐'性

マルチキャリア伝送方式は， 1957 年に短波帯のデータ伝送方式として Doeltz 等に

よって提案された.その理論的検討は Chang[91]や Saltzberg[92]等によって行われて

いる.マルチキャリア伝送技術を実用可能な技術として発展させたのは， 1971 年の

Weinstein , Ebert 等による DFT (Discrete Fourier Transform) の採用であるといえる [93].

その後， Hirosaki はサブキャリア伝送方式として QAM を用いることを提案した[94].

なお，移動体通信への応用が報告されたのは 1985 年である.

10 



l Mブキャリア間隔が OFDM の 2倍 i 

1 234  5 678  

川
侍~
1It, 

砂
Freq 

Vertical Polarization .. 
2 

(t，:有効シンボル長)
Horizontal Polarization 

OFDM の周波数スベクトル

l M間何件号の周期的定常性
水平偏波成分の時間波形

E 

E 

μ/ー~i

3!¥¥J/'F 
γ'\ 偆J /¥ 
! V トノ \_，不

べ ・・固 S 

YX ハパハハ
7V V トノ > Vi'l 

i八八八パハハハ ih
! V V V .w v v ¥)"t 

1IP(の Eばり

11バt+t/2)=-zぽ1) mmt> 奇対称

OPFDM の周波数スベクト/レ

Vヘ i/ヘ\
4 ~ ~不
γ\ ハ γ\ ハ
16 \ノリ V V:"t 

-・圃 t 

y\ 八八 v\ ハ八人
! 8 V V ¥i V V ¥):"t 
Y\ 八八八v\八八八 L
! V V V ¥A V V V ¥A"t 

E引1) Zぱ1)

up(t+九/2)=111..1) mml> 偶対称

図 1・ 1-5 OPFDM の特徴

そして， 近年， 新しいマルチキャリア伝送方式として， 偏波直交性と周波数直交性

を利用した OPFDM (Orthogonal Polarization and Frequency Division Multiplexing) が提

案された [104]-[106]. OPFDM は， OFDM と同等の周波数利用効率を確保しつつ， サ
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ブキャリア間隔を OFDM の 2 倍に広げることができるため(図 1-1-5 参照) , OFDM 

で問題となるランダム FM 雑音や送受信機関のキャリア周波数の誤差に起因する伝送

特性劣化を軽減することができ，フェージングに対する耐性の高い伝送方式として期

待できる.

OPFDM のキャリア周波数オフセット推定法としては， 1998 年， Sumasu 等により、

1/2 シンボル遅延信号を利用した HSD-OPFDM (OPFDM using Half Symbol Delay 

Frequency Offset Compensation Scheme) が提案されている [107]-[108]. この推定法は，

OPFDM 信号の持つ周期的定常性(図 1 ・ 1 ・5 参照)を利用しており，受信した各偏波

成分の自己相関の位相項から周波数オフセットを推定する.

1.2 研究の概要

本研究では，将来の高速無線アクセスシステムにおける伝送特性の改善を目的とし，

その技術的課題である非線形歪みとマルチパス・フエ}ジング対策および伝送特性向

上のための新たな受信方式に関する研究成果をまとめている.以下，本論文の第 2 章

から第 5 章までの概要を述べる.

第 2 章では，高速無線アクセスシステムとして， FTTA システムを取り上げ，そこ

で問題となる非線形歪みの補償法として，新しいニューラル・ネットワーク波形等化

器 (NNE: Neural Network Equalizer) を提案する.

近年，光・電波融合技術を用いた高速無線アクセスシステムとして，柔軟性・経済

性に優れた FTTA システムが注目されている. SCM 方式による FTTA システムを実

現する上で克服すべき課題としては，無線伝送路におけるマルチパス・フェージング

に加えて ， E/O 変換部の非線形特性に起因する非線形歪みが挙げられる.したがって，

FTTA システムにおいては，マルチパス・フエ}ジング補償に加え，非線形歪み補償

が重要となる.

本章では，信号の非線形歪みを補償するものとして，ニューラル・ネットワークを

用いた波形等化器 (NNE) を取り上げる. FTTA システムの各受信機において NNE

を適用し，ポスト・ディストーション法による非線形歪み補償を行うことにより，非

線形素子の入出力特性に関する厳密な情報を必要としないだけでなく，非線形特性の
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個体差を吸収し，適応的な非線形歪み補償が可能となる.また， NNE は，マルチパ

ス・フェージングに対しても補償効果が期待できるため，波形等化器が不可欠である

FTTA では， NNE にマルチパス・フェージング補償器としての機能も持たせることが

でき，有効な歪み補償法となりうる.

本章では，ニューラル・ネットワークを構成するユニットの出力関数として 3 次関

数を提案すると共に，ユニット聞を接続するリンクの結合重みに対して，より効果的

な初期値設定法を示す.また，提案する NNE が，非線形歪みとマルチパス歪みの混

在する FTTA システムにおいて有効に動作することを計算機シミュレーションにより

明らかにする.

第 3 章では，無線伝送路のマルチパス・フェージング対策として近年提案された直

交偏波周波数多重伝送方式 (OPFDM) を取り上げ，そのキャリア周波数オフセット

推定法として，新たに CMB-OPFDM (OPFDM using Correlation Matrix Based Frequency 

Offset Compensation Scheme) を提案する.

OPFDM における送受信機関のキャリア周波数オフセット補償方式として， OPFDM 

信号の自己相関を利用する 112 シンボル遅延周波数オフセット補償方式(HSD・OPFDM:

OPFDM using Half Symbol Delay Frequency Offset Compensation Scheme) が提案されて

いる.しかし， HSD-OPFDM は，マルチパス・フェージングと交差偏波干渉が混在す

る，より現実的な伝送路においては，伝送特性が著しく劣化するという問題がある.

本章では， OPFDM の各偏波における自己相関に加え，偏波間の相互相関をも考慮

した新しい周波数オフセット推定法: CMB-OPFDM (OPFDM using Correlation Matrix 

Based Frequency Offset Compensation Scheme) を提案し，その有効性を計算機シミュレ

ーションによって明らかにする.

第 4 章では，周波数選択性フェージング伝送路下で問題となる CMB・OPFDM の伝

送特性劣化に対し，新たに推定周波数オフセットの前方保護 (Forward Protection) に

よる伝送特性改善手法を提案する.

OPFDM における周波数オフセット推定法の性能は，伝送特性を左右する重要な要

素であり，伝送路特性の時間変動や周波数選択性に対しても，安定して高い推定精度
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を保つことができる方式が要求される.第 3 章で提案した CMB-OPFDM は， HSD・

OPFDM で問題となるフェージング伝送路での性能劣化を低減した有効な周波数オフ

セット推定法であるが，伝送路特性の周波数選択性が大きい場合に推定精度が劣化す

るという問題がある.

本章では，周波数選択性フェージング伝送路において C1侶-OPFDM を適用した場

合の推定精度の劣化に対して理論的考察を加えると共に，周波数選択性フェージング

伝送路における CMB-OPFDM の伝送特性改善法として，推定周波数オフセットの前

方保護法を提案する.また，計算機シミュレーションにより，提案方式を適用するこ

とによって， CMB-OPFDM の伝送特性が大幅に改善できることを明らかにする.

第 5 章では， OPFDM の伝送特性改善法として，新たに偏波ダイパーシチ受信法を

提案する.

OPFDM において，送受信機聞のキャリア周波数オフセットが無い場合，垂直偏波

受信機および水平偏波受信機内の DFT 出力において，垂直偏波成分と水平偏波成分

を容易に分離することができるため，このことを利用した偏波ダイパーシチ受信が可

能となる.

そこで，本章では，合成比を OPFDM の各サブキャリア毎および 1 シンボル毎に制

御する偏波ダイパーシチ受信法を新たに提案する.まず，合成法として 2 ブランチに

よる最大比合成を用いた場合のピット誤り率を理論的に導出した後，提案方式の改善

効果について計算機シミュレーションによる解析を行い，その有効性を明らかにする.

なお，第 6 章は，本論文の結論であり，本研究で得られた成果を総括する.
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第 2 章

ニューラル・ネットワーク波形等化器によ

る FTTA システムの非線形歪みおよびマル
チパス歪み補償法

2.1 緒言

現在，将来の高速アクセスシステムの l っとして FTTH (F�er to the Home) が検討

されている. FTTH は，光ファイパの持つ大容量性・低損失性を最大限に利用した高

速・高品質伝送を可能とする一方で，全加入者を光ファイパで接続する必要上，その

施設コストが膨大になるという問題があり，経済性の向上が大きな課題になっている.

この問題に対する 1 つの解として，光通信と無線通信を融合した光マイクロセノレ通

信方式が挙げられる.光マイクロセル通信方式で、は，サービス地域を複数のセルに分

割し，セル内に設置された無線基地局 (RBS: Radio Base Station) を制御局 (CS: Control 

Station) によって制御する.このとき，制御局とそれが統括する複数の無線基地局と

の聞を光通信で，無線基地局と加入者間を無線通信で信号伝送するため，各加入者へ

の光ファイパ施設が不要となり，経済的にシステムを構築できる.また，無線アクセ

スによって，利用者の可動性というユーザー・メリットが加わり，より利便性の高い

大容量・高品質のアクセスネットワークを実現できる.

しかし，従来検討されてきた光マイクロセル通信方式で、は，各無線基地局で信号の

変復調を行うため，送信電力の低減や周波数利用効率向上の観点から小セル化が要求

された場合，無線基地局数の増加に伴う設置コストの増大が問題になる.また，将来

的に変調方式などの信号形式が変更された場合，全無線基地局設備の変更が必要とな
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るため，このようなシステム変更に対する柔軟性に欠ける.

このような問題点を解決するため，光マイクロセル通信方式において，光ファイパ

を広帯域な自由伝搬空間として利用する FTTA (Fiber to the Air) システムが提案され

ている [24]，[111]. 図 2-1-1 に， FTTA システムの構成を示す. FTTA システムでは，

無線信号の電気/光変換 (E/O: Electric to Optic Conversion) および光信号の光/電気

変換 (O/E: Optic to Electric Conversion) を主として行う無線基地局がセル毎に設置さ

れ，これらと光ファイパ接続された制御局において，信号の変復調や周波数割当てな

どの集中制御が行われる.したがって，無線基地局機能は，無線信号の変調方式に依

存せず，小型・低コスト化が可能となり，柔軟性・経済性に優れた高速無線アクセス

システムを構築できる.

図 2-1・ 1 FTTA (Fiber to the Air)システム

SCM 方式を用いた FTTA システムを実現する上で克服すべき課題としては，無線

伝送路におけるマルチパス・フェージング対策と ， E/O 変換部で用いられるレーザ・

ダイオード (LD: Laser Diode) の非線形特性に起因する非線形歪み対策が挙げられる.

特に，無線信号の変調方式として多値 QAM(Quadrature Amplitude Modulation) や OFDM

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) が用いられる場合には，非線形歪みの
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影響が顕著に現れ，伝送特性の著しい劣化を免れない.したがって， FTTA システム

においては，マルチパス・フェージング補償に加え，非線形歪み補償が重要となる.

マルチパス・フェージング補償方式としては，適応等化器 [64]・[73]やダイパーシチ

受信[81]-[84]，アダプティブ・アレ~[85]-[87]，マルチキャリア伝送技術[91]・[93]など

の有効性がかねてより報告されてきた.この中で， LMS (Least Mean Square) アルゴ

リズムや RLS (Recursive Least Square) アルゴリズム等を用いてマルチパス歪みを補

償する適応等化器は，比較的小規模な装置で適応的に歪みを補償することができ，

QPSK (Quadrature Phase Shi白 Keying) や多値 QAM 信号に対し，判定帰還型等化器 (DFE:

Decision F eedback Equalizer) などの優れた補償方式が提案されている [65] ， [68]-[69]. 

ただし， DFE はマルチパス歪みに対して有効な補償方式ではあるが，非線形歪みに対

しては補償効果が期待できない.

一方，非線形歪み補償方式としては，第 1 章で示したように，プリ・ディストーシ

ヨン (Pre-distortion) 法 [38]・[42]，フィード・フォワード法[43]，フィード・パック法

およびポスト・ディストーション (Post-distortion) 法が挙げられる.この中で，ポス

ト・ディストーション法は，問題となる非線形素子の特性について厳密な情報を必要

としない上，素子の温度特性等による非線形性の時間変化や，素子の個体差に対して

柔軟に対応できる有効な補償方式として知られており，様々な方式が提案されている

[44]・[46].

こうした中，近年になって，新しい波形等化器としてニューラル・ネットワーク

[59]-[60]を用いた波形等化器: NNE (Neural Network Equalizer) が提案された [49]-[50].

NNE は，非線形処理能力を有するニューラル・ネットワークによって，任意の歪み

に対する補償機能を潜在的に保有するものであり，周波数選択性フェージングや非線

形歪みに対する有効性が既に報告されている [49]-[58]. したがって，マルチパス・フ

ェージングと非線形歪みが共に存在する FTTA システムでは，非線形歪みに対する適

応的な歪み補償を可能とするだけでなく，マルチパス・フェージングに対する補償効

果も期待できるという点で， NNE を用いたポスト・ディストーション法が効果的な

歪み補償方式になると考えられる.

NNE は，その構造上，階層型ネットワーク構造を持つもの(階層型 NNE) と再帰

的ネットワーク構造を持つもの (RNN Equalizer: Recurrent Neural Network Equalizer) 
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に分類できる [59]ー[60]. このうち，階層型 NNE は，ネットワーク内にフィード・パッ

ク・ループを持たないため， RNN Equalizer に比べて安定した動作が期待できる.階

層型 NNE では，特定の入出力特性を有する『ユニット』が， w リンク』によって多

段接続され，リンクにおける結合重みを最適化することによって歪みを補償する.結

合重みを最適化するための適応アルゴリズムとしては，誤差逆伝搬 (BP: Back 

Propagation) アルゴリズム [59]・[60]がよく知られている. BP アルゴリズムは，比較的

簡単なアルゴリズムで、優れたパターン分類能力を得られることから，文字認識や音声

認識などの分野でも広く用いられている [62]が，一方で収束速度や局所最小値への落

ち込みなどの点で課題があり，階層型 NNE を実用化するにはこれらの問題を解決す

る必要がある.

これまで提案されてきた階層型 NNE では，ユニットの持つ出力関数として，ロジ

スティック関数(logistic function) や双曲線正接関数 (hyperbolic tangent function) な

どのシグモイド関数 (sigmoidal function) が用いられてきた.出力関数は， NNE の非

線形処理能力を左右する重要な要素であるが， NNE における出力関数の最適化につ

いての検討はこれまで行われていない.しかし，例えば，変調方式として多値 QAM

が用いられる場合，非線形素子による振幅方向の歪みの影響が顕著になるため，出力

関数の最適化が必要になると考えられる.また，従来，リンクの結合重みの初期値と

しては小さな値の乱数が用いられていた. しかし，収束過程において局所最小値への

落ち込みが問題となる BP アルゴリズムを用いる場合，より効果的な初期値設定法が

望まれる.

そこで本章では，階層型 NNE の出力関数と初期値設定法に関し考察を加え， FTTA 

システムにおける新しい階層型 NNE を提案する.また，計算機シミュレーションに

より，提案する NNE が，多値 QAM 変調方式を用いた FTTA システムにおいて，非

線形歪みおよびマルチパス歪みを効果的に補償する能力を有することを明らかにする.

2.2 システム・モデル

図 2・2・ 1 に， FTTA のシステム・モデ、ルを示す.本章で想定する FTTA では，制御

局から放送型のコンテンツが各無線基地局 (Radio Base Station) に送信され，加入者

端末に配信されるとする.制御局 (Control S tation) では送信するビットストリームを
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Downstream Transmitter で多値ディジタル変調し， LD による E/O 変換部で光信号に変

換する.このとき， LD の非糠形入出力特性によって，信号は非線形歪みを受ける.

光信号は光ファイパによって各無線基地局に送信され，そこで PD (Photo Diode) に

よって O/E 変換された後，無線信号として各加入者端末 (Terminal) へ送信される.

このとき，無線伝送路において，信号はマルチパス・フェージングの影響を受ける.

そして加入者端末で信号が復調され，ビットストリームが再生される.

Control Station 

図 2・2-1 システム・モデ、ル

図 2・2・2 に，本章で想定する FTTA の等価低域系システム・モデ、ルを示す.

送信データは多値 QAM の信号点上にマッピングされ(10' Qo) ，多値 QAM 変調さ

れた後，伝達関数を送信側と受信側でルート配分したルート・ロールオフ・フィルタ

によって帯域制限される.次に， E/O 変換部で用いられる LD の非線形特性によって

非線形歪みが加わり，信号が劣化する.その後，光ファイパ内を光強度変調信号とし

て伝送し，無線基地局へ送信される.無線基地局で O/E 変換された信号は，再び無線
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信号として送信され， マルチパス伝送路を経て受信端末で受信される.受信端末では，

非線形歪み， マルチパス歪みおよび加法性白色ガウス雑音 (AWGN: Additive White 

Gaussian Noise) の影響を受けた信号が入力され， ルート・ロールオフ・フィルタに

よって波形整形される. 次に， 同期検波による直交復調を行い， 直交する 1， Q 信号を

得る. ただし， 送受信機問での信号のキャリア周波数は完全に同期していると仮定す

る.復調された 1， Q の直交信号は，波形等化器に入力され， ここで非線形歪みおよび

マルチパス歪みが補償される.そして，多値 QAM の判定回路を経て，送信データ1'， Q' 

が再生される.

L 

Transmitter 

r 

Q' 

図 2-2-2
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Multipa血

Distribution 
Equalizer 

(NNE) 

4.. ..... 
司司 r 

Nonlinear 
Devices 

Receiver 

Square-root 
Nyquist 
Filter 

等価低域系での FTTA システム・モデ、ル

非線形素子の非線形特性としては， 次式で表される AM/AM 変換特性を仮定する.

A-A, -

o (1 + A;ザP
(2.1) 
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ただし ， A; およびんはそれぞれ非線形素子の入力振幅および出力振幅を表す.また，

パラメータ p (smoothing factor) は入出力特性の線形領域から飽和領域へかけての滑ら

かさを表す正定数である.また，非線形素子の AMlPM 変換特性は無視できるほど十

分小さいと仮定する.

非線形素子の動作点は，パックオフによって表現される.入力パックオフ (1BO) お

よび出力パックオフ (OBO) はそれぞれ次式で定義される.

IBO=向。 (2.2) 

p_ __, 

OBO=山glof (2.3) 

ただし ， P; および P。はそれぞれ非線形素子の平均入力電力および平均出力電力 ， po.sat 

は飽和出力電力 ， p;.sot は飽和点に対応する入力電力を示す.なお，入力電力に対する

出力電力の飽和特性例を図 2-2-3 に示す.

Po 

…
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F
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・

I
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'
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4
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・
，
〆

4

・
，

L
M

P o.sal 

P i ,sal 

Pi 

図2・2・3 非線形素子における平均出力電力の飽和特性

無線伝送路は，静的な 2 波マルチパス伝送路と仮定する.このとき，受信信号の等

価低域系表現 r(t)は次式のように表すことができる.

r(t) = So (t)+ aso (t -T )eJ
8 + n(t) (2.4) 

ただし ， so(t)は O/E 変換後の無線信号の等価低域系表現 ， n(t)は複素ガウス雑音成分に
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対する等価低域系表現である.また， αθおよび T はそれぞれ遅延波の伝搬するパス

の伝搬損失，位相回転および伝搬遅延時間を表す.

2.3 ニューラル・ネットワーク波形等化器 (NNE)

ニューラル・ネットワ}クは，生体における神経細胞に相当する『ユニット』と，

神経細胞聞を結合しているシナプスに相当する『リンク』によって構成される.生体

における学習機能は，シナプス強度を変化させることによって行われるが，ニューラ

ル・ネットワークにおいては，リンクに付加された結合重みを入力に応じて変化させ，

ネットワーク全体としての入出力関係を変化させることによって実現する.

図 2-3-1 に，代表的なユニットである入力加重和型ユニットの構成を示す.図 2・3・ 1

において ， Yj はユニット j の出力 ， Wj.i はユニット i からユニット j への結合重みを表

す.このとき，ユニット j の出力めは次式で表される.

円 = LWj,;Y; +Bj (2.5) 

Yj = G(xJ (2.6) 

ただし， ~はユニット j のバイアス値 ， G(x)はユニットの出力関数である.また，ろ

をユニットの活性値と呼ぶ.

Yi 

Unitj 

Yj 

図 2・3・1 ユニット・モデ、ノレ

ニューラル・ネットワークの構造は，階層型ネットワークおよび再帰的ネットワー

ク(単純リカレントネットワークおよび相互結合型ネットワーク)に大別されるが，
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これまでに，これらの波形等化器への適用例が提案されている [49]-[58]. このうち，

階層型ニユ}ラル・ネットワークは，図 2・3-2 (a)に示すように入力層，隠れ層，出力

層で構成され，信号が入力層から出力層方向に流れる最も単純なネットワークである.

そのため，これを波形等化器に適用した場合，フィードパック・ループをもっ再帰的

ネットワーク(図 2-3-2 (b)) に比べてより安定した動作が期待できる.

(a) 階層型ネットワーク (3 層の場合) (b) 再帰的ネットワーク

図 2-3-2 ニューラノレネットワークの構造

図 2-3-3 に，提案する階層型 NNE のブロック図を示す.この NNE は， QPSK また

は多値 QAM 信号の復調直交信号 1， Q を入力とし，タップ付き遅延線，データ判定

部および 3 層の階層型ニューラル・ネットワーク部で構成される.階層型ニューラル・

ネットワーク部には，復調信号(1， Q) および判定信号(1'， Q') のタップ付き遅延

線出力信号が入力されており，等化器としては，判定帰還型波形等化器 (DFE: Decision 

Feedback Equalizer) と同様，フィード・フォワード部とフィード・パック部から構成

される.

階層型 NNE において，ニューラル・ネットワークの入力層および出力層における

ユニットの出力関数 : GIIO(X)は，一般に，次式の線形関数が用いられる.

GIIOか}=x (2.7) 

一方，隠れ層の出力関数 (GH(X)) は非線形な入出力特性を有しており，この特性

と各リンクの結合重みの最適化によって非線形歪みを補償する.

提案する NNE において，結合重み Wj.i の最適化には，階層型ニューラル・ネットワ

ークの代表的な学習アルゴリズムである BP アルゴリズムを用いる. BP アルゴリズム
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はネットワークの出力において定義される誤差評価関数を最急降下法 (gradient descent 

method) によって最小化するアルゴリズムであり， NNE に適用した場合，伝送路の

適応的な等化を可能とする.

Hidden 
Layer 

階層型ニューラル・ネットワーク部

l' ()' 

図 2・3-3 階層型NNE

ここで， BP アルゴリズムについて説明する.ネットワークの出力層におけるユニ

ツト j の出力信号をろ，それに対応する教師信号，すなわち送信信号を~，出力層の

ユニット数を J とすると，誤差評価関数 (E) は次式で定義される.

E=j封j_Zj)2 (2.8) 

なお， QPSK や多値 QAM 等の直交復調信号に適用する NNE では，出力層のユニット
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数を 2 つにすることができるため ， J=2 となる.

いま，図 2・3・4 に示すように，出力層のユニット j の出力信号ろを最適化するため

の結合重み Wj. i および Wi.h について考える.誤差評価関数 (E) は w 空間上の超曲面と

みなすことができるため ， E の最小値(極小値)を与える Wj. i および Wi.h を得る l つの

方法は ， Wj，i および Wi.h を E の Wj.i および Wi•h についての偏微分値に比例した量だけ逐

次変化させることである(最急降下法 ) .すなわち，結合重み毎に次式で与えられる

調整値を求め，重みを逐次更新していくことにより，ネットワークを最適化すること

ができる.

釘
ナ
似
ブ

"H
, W

 

A
U
 

(2.9) 

。E

~Wi.h =-ητ一一
OWi.h 

(2.10) 

ただし， ηは正の定数である.

Unit j 

Z. 

図 2・3-4 BP アルゴリズムによる結合重みの最適化

Unit j の出力ろは，ユニットの活性値丹と出力関数 GIIO(X)を用いて次式で与えられ

る.
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Xj = LWj,iYi (2.11 ) 

Zj =GI/O(xj)=Xj (2.12) 

ただし， 各ユニットのバイアス値は O とする. 式 (2.8) ， (2.11) および (2.12) より，

式 (2.9) は次式のように変形できる.

(2.13) 
。IE， �; �; I 、

~W;i = 一η一一ーム一一!_= 17¥d; -z; }Yi 
J ,e BZ13xJavj，i 、 J J ノ S

同様に， Unit: i の出力 Yi は， ユニットの活性値 Xi と出力関数 GH(X)を用いて次式で与

えられる.

Xi=2;1hYh 

Yi =GH 仇)

式 (2.8) より，式 (2.10) は次式のように変形できる.

θE 今'i �i __(て-， � �j ) �i �i A1VE=-q一一一一一一一 =-η1>:一一ーム|一:::...!...~
'，ff 今'i ðXi θ1的，h 'lγ ðXj (抄i ) �i 8l1li,h 

ここで，与を次式のように定義する.

_ 
� 

-ー

ソ ðXj

式 (2.14) ， (2.15) および式 (2.17)を用いて式 (2.16) をさらに変形すると，

~Wi.h =伊j叶
となる. ただし， • G 'HC:xシ)は GH(Xj)の丹に関する l 次導関数である. また，

て，結合重み Wj・ 2 は， 式 (2.13) を用いて新たに更新された値である.

(2.14) 

(2.15) 

(2.16) 

(2.17) 

(2.18) 

上式におい

式 (2.13) および (2.18) は， それぞれ4・および4 を用いて次式のように表現するこ

とができる.

hmjA=T1δjYi (2.19) 

~Wi h = 17�iYh (2.20) 

したがって， BP アルゴリズムにおける Unit k から Unit 1 への結合重みの， 第 n 回目

の値から第 n+l 回目の値への更新式は，次式のように表すことができる.
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v"k(n+ 1) =川(n)+が， (n)Yk(n) , 

rd[ い)-z[ (n) : Unit 1 belongs to the Ou刷tLayer，

再 (n)= i" c' {¥  {¥r" ( " {¥  {¥� l L: ðj・ (n)Wj，l (n)J~1 玄w[.Jn)Yk い川 otherwise 

(2.21 ) 

なお，受信側で教師信号叫が無い場合はブラインド等化 (Blind Equalization) [66] と

なり ， d[ の代わりにデータ判定部の出力が用いられる.

2.4 NNE における新しい出力関数および結合重みの初期値設定

法の提案

ニューラル・ネットワークにおけるユニットの出力関数は，ネットワークの線形お

よび非線形分離能力を左右する重要な要素である.したがって， NNE においても，

出力関数の最適化が望まれる.また，ニューラル・ネットワークのリンクにおける結

合重みの初期値は，慣例的に小さな値の乱数が与えられる.これは，これまで提案さ

れた NNE についても同様であり，特に初期値の設定法について検討された報告例は

ない.一方， BP アルゴリズムは最急降下法に基づくアルゴリズムであるため，収束

時聞が遅いことや，局所最小値へ落ち込みやすいことなどが問題となる.これらの問

題は，ユニットの出力関数の最適化や結合重みの初期値の最適化によって軽減できる

と考えられる.そこで本節では， NNE の出力関数と結合重みの初期値に関して考察

を行い，よりシステムに適した新しい出力関数および初期値設定法を提案する.

従来の NNE では，前述のとおり，隠れ層のユニットにおける出力関数として，シ

グモイド関数が用いられてきた.シグモイド関数は，入力が土∞に近づくと出力が飽

和するような単調増加で微分可能な関数の総称である.式 (2.22) に代表的なシグモ

イド関数を示す.

ら(x)=戸二
l+e .. 

また，式 (2.22) の入出力特性を図 2-4-1 に示す.

(2.22) 

ここで，非線形素子の AMlAM 変換特性について考えると，この特性を近似する関

数である式 (2.1) はシグモイド関数である.図 2-4-2 に，式 (2.1) で表される AM/AM

変換特性例を示す.
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図2・4・ 1 従来の出力関数の入出力特性
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-----p=2-L 

A; 

-2.5 2.5 

図2・4・2 非線形素子のAMlAM変換特性例

NNE の目的が，非線形素子に起因する非線形歪みを補償することであることを考

慮すると，ユニットの出力関数は ， AMlAM 変換特性にみられる飽和特性に対して逆

特性を表す入出力特性を有する方が好ましいと考えられる.そこでまず，出力関数と

して，式 (2.1) の逆関数を考える.このとき，出力関数は次式で与えられる.
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しかし，出力関数を実関数とする場合，式 (2.23) の関数の定義域は・l <x<l となるた

め，上式は， BP アルゴリズムを用いる NNE におけるユニットの出力関数として不適

当である.そこで，新しい出力関数として，次式で表される 3 次関数を提案する.

GH (x)= X
3 +x (2.24) 

上式は，・∞くx<+∞で定義され，かっ微分可能であるため，式 (2.21) で与えられる BP

アルゴリズムが適用できる.式 (2.24) の入出力特性を図 2・4・3 に示す.図から，式

(2.24) の出力関数は AMlAM 変換特性の飽和特性に対して逆特性に近い入出力特性を

有することがわかる.したがって，従来のシグモイド関数を用いた NNE に比べ，非

線形歪み補償能力の向上が期待できる.

GH(x) 

2.5 

2.5 

ーーーーーーー AM/AM変換

特性 (p=l)

一一一一提案する出力
関数

図2・4・3 提案する出力関数の入出力特性

x 

次に，結合重みの初期値について考察する.前述のとおり，ニユ}ラル・ネットワ

ークの結合重みの初期値には，一般に，小さな値の乱数が与えられる.これは，従来

の NNE においても同様であり， NNE に適した初期値についての考察はこれまで行わ

れていない.

NNE でブラインド等化を行う場合，等化の初期段階 (acquisition stage) では判定器

出力の信頼性が低いため，これを教師信号として用いると，収束時間の増大やネット

ワークの発散などの問題が発生しやすい.特に，結合重みの初期値には乱数が用いら
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れているため，ネットワークの学習が進むまでは判定器出力に対し，高い信頼性は望

めない.この問題に対し，従来の NNE では，波形等化用のトレーニング信号を伝送

信号に付加し，これを用いた教師あり学習を繰り返した後で，判定器出力を用いる等

化 (decision directed) に切り替えていた (tracking stage) [51] ， [55] ， [57]. しかし，この

場合， トレーニング信号の付加によって，送信する情報の伝送レートの低下が避けら

れないという問題がある.また，一般に BP アルゴリズムは収東速度が遅いため， ト

レーニング信号を用いたとしても， トラッキング・ステージに移行するまでには数百

~数千シンボルというかなりの量の学習を必要とする.

これらの問題は， NNE の結合重みの初期値を，適用するシステムに応じて最適化

することで軽減されると考えられる.そこで，初期値の設定法として， FTTA システ

ムにおいて想定される非線形歪みを既知信号に与え，これらをもとに予め教師あり学

習を行っておき，その収束値を結合重みの初期値とする方法を提案する.この場合，

次のようなメリットが期待できる.

① NNE を実動作させる前にある程度学習を行うため，波形等化用のトレーニング

信号を必要とせず，情報の伝送レートを低下させない.

② システムで予め想定される非線形性を考慮して NNE の学習を行った上で初期

値を与えるので，等化以前に既にプリ・ディストーションによる非線形歪み補

償と同様の効果が得られる.

次節では，提案する NNE の伝送特性を計算機シミュレ}ション結果によって評価

する.

2.5 提案する階層型 NNE の伝送特性

2.5.1 計算機シミュレーションのパラメータ

表 2・5・ 1 に，計算機シミュレーションで用いたパラメータを示す.チャネルの帯域

幅は 6MHz とし，信号は送受信機関で特性をルート配分したロール・オフ・フィルタ

により波形整形されているとする.ただし，ロール・オフ率 (RolI-offFactor) は 0.15

とした.変調方式は 16QAM および 64QAM を想定し，この場合の信号のピット・レ

ートはそれぞれ 20Mb/s および 30Mb/s となる.

非線形素子の入出力特性は式 (2.1) で表される AM/AM 変換特性とし， smoothing 
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factor:p は 3.0 とする.なお， 16QAM および 64QAM 変調時の入力パック・オフ (ffiO)

はそれぞれ-0.87dB および 1.84dB とした.また，無線伝送路は 2 波の静的マルチパス

伝送路とする.

波形等化器としては，提案する NNE に加え，式 (2 .22) の出力関数を持つ従来の NNE

および FIR (Finite Impulse Response) 部が 3 タップ， IIR (Infinite Impulse Response) 

部が 5 タップの DFE (Decision Feedback Equalizer) を想定し，それぞれの特性を比較

した.ただし， NNE では，入力層のユニット数を 16，隠れ層のユニット数を 14，出

力層のユニット数を 2 とし，入力層では DFE と同様， FIR 部が 3 タップ， IIR 部が 5

タップになるように信号を入力した.

表 2-5-1 計算機シミュレーションのパラメ}タ

変調方式 16QAM / 64QAM 

チャネル帯域幅 61\柾Iz

波形整形フィルタ ロール・オフ・フィルタ(送受信機関

でルート配分) :ロ}ル・オフ率=0.1 5

伝送路 非線形特性 AMlAM 変換特性
(smoothing factor: p=3.0) 

入力パック・オフ (IBO) -0.87dB(16QAM) / 1.84dB (64QAM) 

無線伝送路 2 波静的マルチパス伝送路

波形等化器 提案 NNE 入力層のユニット数 16 

(出力関数: 3 次関数門)) (FIR:6, IIR: 10) 
隠れ層のユニット数 14 

出力層のユニット数 2 

従来の NNE 入力層のユニット数 16 

(出力関数:シグモイド (FIR:6, IIR: 10) 
関数(勺)) 隠れ層のユニット数 14 

出力層のユニット数 2 

DFE FIR 部 3 タップ

(LMS アルゴリズム) IIR 部 5 タップ

(*1) GH (X}=X3 +x (勺) GH (x}=(l-e-x )/(l+パ

また， NNE を用いた場合の結合重みの初期値設定法として，表 2・5-2 に示した 2 通

りの方法を想定した.なお，本章で提案する設定法は，表 2・5-2 に示した設定法 B で

あり，設定法 A は比較のための方法である.
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NNE における結合重みの初期値設定法表 2-5-2

設定法 A 無歪みかっ雑音のない既知データ 30.000 シンボルを用いて教師あ

り学習を行い，その収東値を初期値とする.

既知データ 30，000 シンボルに対して想定される非線形歪みを与え，

教師あり学習を行った後，その収東値を初期値とする.

設定法 B

Eb/No・SER 特性2.5.2 

変調方式を 16QAM および 64QAM とした場合の EblNo・図 2-5-1 および図 2-5-2 に，

主波および表 2-5・3 に無線伝送路は，ただし，SER (Symbol Error Rate) 特性を示す.

例えば"NNE図中，また，示す遅延波が存在する静的な 2 波モデルであるとする.

[Sigmoidal, A]"は，隠れ層のユニットの出力関数に式 (2.22) のシグモイド関数を与え，

"NNE また，に示した設定法 A を用いた場合の特性，結合重みの初期値は表 2・5・2

隠れ層のユニットの出力関数に式 (2.24) の 3 次関数を与え，結合重み[Cubic, B]" は，

の初期値は表 2-5-2 に示した設定法 B を用いた場合の特性を表す.

Radio Channel : 2 ray model 

ベー D凡J=20[dB] ， τ=O.6[μsec] ， 9=O.O[deg]

守事およぶ空山町p=3.0， IBO=-O.87[dB] 
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Radio Channel : 2 ray model 
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無線伝送路における遅延波のパラメータ表 2-5-3

静的 2 波モデル

0.6 [μsec] 
20.0 [dB] 
0.0 [degree] 

伝送路

主波に対する遅延時間 (τ)
D凡J

主波に対する位相差 (9)

変調方式が 16QAM の場合は，従来の DFE でもある程度歪みを補償

することが可能であるが，

すことがわかる.提案方式の優位性は，変調方式が 64QAM の場合により顕著に現れ

が最も優れた特性を示中でも提案方式 (NNE [Cubic, B]) 

図 2-5-1 より，

出力関数にシグモイド関数を与えこの場合，図 2・5-2 より明らかとなる.ることが，

いずれの初期値設定法を用いても DFE と比べてシンボル誤り率た従来の NNE では，

非線形歪みとマルチパス歪みが共に存在することにこれは，

よって， BP アルゴリズムが局所最小値で安定してしまったためであると考えられる.
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非線形歪みに対しては有効に動作していないといえこの場合の NNE は，すなわち，

DFE にでは，出力関数に 3 次関数を用いた場合 (NNE [Cubic, A]) これに対し，る.

提案方式であるさらに，SER=10・3 で約 2dB の性能改善効果が得られている.比べて，

よりも 4dB の性能改善効果がSER=10-3 において NNE [Cubic, A] は，NNE [Cubic, B] 

さらに性能提案する結合重みの初期値設定法によって，このことは，得られている.

提案方式が非線形歪みおよびマルチパス歪みの補償方

式として優れた性能を有することがわかる.

が向上することを表しており，

IBO-SER 特性2.5.3 

変調方式が 64QAM の場合の IBO に対するシンボル誤り率特性を図 2・5-3 に次に，

IBO=1. 84dB の非線形歪みをただし，結合重みの初期値設定法 B では ， p=3.0 , 

用いて学習を行った.

示す.

Radio Channel : 2 1可 model(EJNo=18dB) 
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図2・5・3 IBO-SER特性 (64QAM)
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他の方式に比べて IBO=OdB""3dB とい提案する NNE [Cubic, B] は，図 2-5-3 より，

非線形歪みによるう広い範囲にわたって優れた補償性能を有していることがわかる.

影響を軽減するために，非線形素子では入力パック・オフを大きくとることを余儀な

このことは同時に，光リンクにおける CNR (Carrier to Noise Power Ratio) くされるが，

実際に入力パック・オフを大きくするのは困難である.を減少することになるため，

提案方式が IBO の小さい範囲で有効であることは非常に重要であるといしたがって，

える.

マルチパス歪みの影響2.5.4 

FTTA では，非線形歪みに加えて無線伝送路でのマルチパス歪みが問題となるため，

提案する NNE のマルチパス歪みに対する性能を評価する必要がある.
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想定した 2 波モデルにおいて，
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をノ号ラメータとしたおよび位相回転 (9)(τ) 伝搬遅延時間波の伝搬損失 (D厄)

とし，非線形素変調方式は 64QAMなお，場合のシンボル誤り率特性を示している.

子の smoothing factor: p は 3.0 ， IBO= 1. 84dB とした.

ま提案方式は DIU が小さい場合でも有効に動作することがわかる.図 2-5・4 より，

シグモイド関数を用いた従来の NNE の E/No=18dB におけるシン図 2-5-2 より，た，

図 2-5-4 において，D凡]=20dB で約 2.0x 10・3 であることがわかるが，ボル誤り率は，

これとほぼ同じシンボル誤り率を与える D川は約 6.0dB となっており，提案方式を用

D凡J に対して約 14dB のマージンが得られることがわかる.いることにより，
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図2・5・5 't-SER特'性 (64QAM)

に対す伝搬遅延時間 (τ)D凡]=10dB および 20dB の場合について，図 2・5-5 では，

想定した NNE では，判定帰還型波形等化器のフィるシンボル誤り率を示している.

遅延波の許容最大遅延時

有効に動作して許容最大遅延時間までのτ に対して，
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D凡]=10dB の場合に比べて遅延時間D/U=20dB の場合は，特に，いることがわかる.

に対する感度が小さくなっている.

この結に対するシンボル誤り率を示している.

提案する NNE の性能はOに依存しないといえる.

図 2-5-6 は，遅延波の位相回転 (8)

果，
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図2・5-6 8・SER特性 (64QAM)

結言2.6 

FTTA システムで問題となる非線形歪みおよびマルチパス歪みの補償方本章では，

ユニットの出力関数式として，新しい階層型 NNE を提案した.提案する NNE では，

さらに結合重みの初期値をシステムの非線形性に適合するように与を 3 次関数とし，

えている.

非線形査みおよ

その結

変調方式として

びマルチパス歪みに対する有効性を計算機シミュレーションにより評価した.
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果，従来の NNE や DFE よりも優れた補償効果が得られることが明らかとなった.

また，変調方式として 64QAM が用いられる場合， BP アルゴリズムを用いた従来

の NNE では，無線伝送路におけるマルチパスの影響によってネットワ}クが局所最

小値へ落ち込み，結果として非線形歪みに対する補償効果が得られない場合があるこ

とがわかった.これに対し，提案方式では，非線形歪み補償効果の向上によってシン

ボル誤り率特性を著じく改善することができることが明らかとなった.

さらに，無線伝送路のマルチパスとして想定した静的な 2 波モデ、ルにおける遅延波

の伝搬損失，遅延時間および位相回転に対するシンボル誤り率特性を評価した.計算

機シミュレーションの結果，想定したマルチパス・フェージングに対し，提案する NNE

が有効に非線形歪みおよびマルチパス歪みを補償することが明らかとなった.
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第 3 章

直交偏波周波数多重伝送方式における偏波
間相互相関を用いた周波数オフセット推定
法

3.1 緒言

高速無線アクセスシステムにおいて，無線伝送路のマルチパス・フェージングによ

る伝送特性の劣化は重要な問題であり，無線通信における周波数資源の有効利用とい

う点に配慮、しながら，高速かっ高品質なディジタル伝送を実現するには，多値ディジ

タル変調技術[63] ， [109]の向上やフエ}ジング補償技術[25]-[26]の適用が不可欠となる.

無線伝送路におけるマルチパス・フェージングとしては，固定遅延波による周波数

選択性フェージングや多重伝搬経路に起因するレイリー・フェージング等が挙げられ

る.例えば，固定受信を前提とした地上波ディジタル放送システムなどでは，数μsec

~数十μsec の遅延時間を有する遅延波による周波数選択性フェージングが問題とるた

め，判定帰還型波形等化器による波形等化技術[64]-[73]や OFDM (Orthogonal Frequency 

Division Multiplexing) 伝送方式の採用など，様々なフェージング対策が検討され，実

用化されている.また，ディジタル移動体通信では，数百 Hz"'1kHzの最大ドップラ

ー周波数を有するレイリー・フェージングや周波数選択性フェージングにより伝送特

性が著しく劣化するため，ビタピ等化器等の波形等化技術[72]・[73]，アダプティブア

レー技術[85]-[87]，スベクトル拡散技術などによるフェージング対策が重要となる.

この中で， OFDM は，送信信号を狭帯域化し，互いに直交する複数のサブキャリア

を用いて伝送するマルチキャリア伝送方式である.この方式は，同じ伝送帯域幅およ
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び閉じピットレートのシングルキャリア伝送方式に比べてシンボル長が長いことに加

え，送信信号の一部をガード・インターパルとして各シンボルに付加して伝送するこ

とで，ガード・インターパル長よりも遅延時間の短い遅延波の影響を除去することが

できるため，周波数選択性フェージングに対して本質的に耐性が高い.そのため，欧

州における地上波ディジタル放送方式に採用されているほか，日本における地上波デ

ィジタルテレビジョン放送の伝送方式としての検討も進んでいる.また，ディジタル

移動体通信の分野においてもその有効性について様々な報告が行われている [97]-[98].

一方， OFDM では，サブチャネル数を増加して各サブキャリア当たりの伝送速度を

低く抑えることにより，遅延波の影響に対する耐性を高めることが可能である.しか

し，伝送帯域一定のままサブキャリア数を増加すると各サブキャリア聞の周波数間隔

が減少するため，送受信機聞のキャリア周波数オフセットの影響を受けやすくなり，

結果としてチャネル間干渉(ICI Inter-channel Interference) を引き起こす可能性が高

まる.

この問題を解決する伝送技術として， OFDM 伝送で送信する全サブキャリアを周波

数軸上で偶数番目のサブキャリアと奇数番目のサブキャリアに分け，それぞれを垂直

および水平偏波で伝送する直交偏波周波数多重 (OPFDM: Orthogonal Polarization and 

Frequency Division Multiplexing) 伝送方式が提案されている [104]-[106]. OPFDM は，

OFDM で用いられる周波数の直交性に加えて，偏波の直交性を活用した伝送方式であ

るため， OFDM と同等の周波数利用効率を確保しつつ，隣接サブキャリア間隔を OFDM

の 2 倍にすることができ，送受信機関のキャリア周波数オフセットやランダム FM 雑

音等に対してより耐性の高い伝送システムを構築できる.また，直交偏波を用いた信

号伝送を想定する場合，偏波間の交差偏波干渉が問題となるが，都市部における平均

的な偏波干渉を想定した場合でも， OPFDM は OFDM に比べて優れた伝送特性を有す

ることが報告されている [106]. したがって， OPFDM は，地上波ディジタル放送シス

テムやディジタル移動体通信システムにおいて有効な伝送方式として期待できる.

OPFDM において，送信側と受信側のキャリア周波数オフセットを補償するための

周波数オフセット推定法として，既に OPFDM 信号の自己相関を利用する 1/2 シンボ

ル遅延周波数オフセット補償方式 (HSD-OPFDM: OPFDM using Half Symbol Delay 

Frequency Offset Compensation Scheme) が提案されている [108]. HSD・OPFDM は，
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. 

OPFDM 信号波形が l 有効シンボル内の前半部と後半部で対称になるという周期的定

常性を利用して周波数オフセット推定を行うものである. HSD-OPFDM の性能につい

ては，交差偏波干渉の無視できない加法性白色ガウス雑音 (AWGN: Additive White 

Gaussian Noise) 伝送路に対して，その有効性が報告されている.しかしながら，マ

ルチパス・フェージングと交差偏波干渉が混在するような，より現実的な伝送路にお

いては，主波成分に対する交差偏波成分の増大に伴って推定誤差が増加し，伝送特性

が著しく劣化してしまうという問題点があった.

そこで本章では， OPFDM の各偏波における自己相関に加え，偏波間の相互相関を

も考慮した新しい周波数オフセット推定法: CMB-OPFDM (OPFDM using Correlation 

Matrix Based Frequency Offset Compensation Scheme) を提案する.提案する周波数オフ

セット推定法は，各偏波の自己相関および相互相関を要素とする相関行列を定義し，

その固有値をもとに周波数オフセット推定を行う.この方法を用いることにより，マ

ルチパス・フェージングと交差偏波干渉の存在する伝送路環境にあっても，精度良く

周波数オフセットを推定することが可能となる.

本章では，提案する周波数オフセット推定法の伝送特性について，計算機シミュレ

ーションによる解析を行い，その有効性を明らかにする.

3.2 直交偏波周波数多重伝送方式 (OPFDM) の概要

OPFDM 伝送方式は，互いに直交する周波数を持つ複数のサブキャリアと直交偏波

を利用して信号を多重伝送するマルチキャリア伝送方式であり，従来の OFDM と同

等の周波数利用効率を確保しながら周波数オフセットによる ICI 劣化を大幅に抑え

ることができるという特徴を有する.

図 3-2-1 に OPFDM 送信機の構成例を示す.送信するバイナリ・データは SIP (Serial 

to Parallel)部によって垂直偏波で伝送する送信データと水平偏波で伝送する送信デー

タに分離され，垂直偏波送信部および水平偏波送信部に入力される.各送信部では，

所定の変調方式に基づいて送信データをマッピングし，マッピング後の各変調データ

間にヌル・データを内挿した後 ， l:N'で直並列変換される.ただし，ここでいうヌル・

データとは，マッピング後の信号における O レベル信号を意味する.このとき，例え

ば垂直偏波送信部では送信データを偶数番目に，また水平偏波送信部では奇数番目に
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配置する.これらの並列データは， OPFDM 信号におけるサブキャリアを形成してい

る.次に，サブキャリアの存在する帯域外にヌル・データを適当数挿入し ， N CN>N') 

個のパラレル・データにした後，サンプル点数Nの IDFT (Inverse Discrete Fourier 

Transformation) ブロックで逆離散フーリエ変換を行う.そして，ガード・インター

パルを付加し，無線周波数帯域信号に変調し，垂直および水平偏波を用いて送信する.

図 3・2・ 1 OPFDM 送信機の構成例

Vertical 

Horizontal 

PO larization 

伊(t)ργレ

送信される OPFDM 信号の電力スベクトルを図 3・2・2 に示す.図のように，ヌル・

デ}タを挿入して IDFT するため，各偏波における実質的な隣接サブキャリア間隔が

OFDM の 2 倍となる.

OPFDM の最大の特徴は，前述のとおり， OFDM に比べて ICI の影響を低減するこ

とができる点にある.しかしながら， OPFDM においても，送受信機問のキャリア周

波数オフセットは伝送特性の劣化を引き起こす要因であり，高精度な周波数オフセッ

ト推定が不可欠である.さらに，直交する両偏波を用いて伝送を行うため，受信信号

は交差偏波干渉の影響を避けられない.したがって，交差偏波干渉に対する耐性の高
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い周波数オフセット推定法が要求される.そこで，次節以降では， OPFDM における

有効な周波数オフセット推定法について述べる.

Power of OFDM Signal 

OFDM 亡今

同一一歩同

!1/tsi 

Power of the Vertical Polari土ation
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~J 
OPFpMii← 2久→i

\泊Powerof the Horizontal Polariza~ion 

企equency

i42/ts frequency 

図 3-2-2 OPFDM 信号の電力スペクトル

3.3 OPFDM における従来の周波数オフセット推定法 (HSD・

OPFDM) 

本節では， OPFDM における従来の周波数オフセット推定法 (HSD・OPFDM) につ

いて説明する.第 I 番目の OPFDM シンボルにおける第 k 番目のサブキャリアの変調

データを C(k)，;' 有効シンボル期間長を ts ' ガード・インターパルを含む OPFDM シン
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ボル周期を乙，変調信号の基本周波数を β とすると，垂直偏波による送信信号 sr\t)

および水平偏波による送信信号 5め(t)は，それぞれ次式で与えられる.

|∞ N'/2 i27r~I-iT.) I 
s川市 Rel ej2杭1 LLC(2k)，ie " イ λ (/-iI:) I 

| ∞ N'/β2 印竺二主~

S 町1)=Re吋elいe刈 2エ=2エ;C匂ρ仰併仰kト州川-寸l

(3.1) 

ただし ， N'は全サブキャリア数 (N'くN) , Reド]は x の実部を表す.また ， .fc(t)はガー

ド・インターパル長をらとしたとき次式で表される窓関数である.
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olhenvise 
(3.2) 

受信信号におけるキャリア周波数オフセットを‘ルとし，伝送路として AWGN 伝送

路を仮定すると，垂直および水平偏波成分の受信信号に対する等価低域系表現 r{1\t)

および〆H)(t)は次式のように表される.

「(Y)(t)=u(V)日1 + z(V)(/) 

r(H) (/) = U(H) (/)ej2;ifotrl + Z(H) (/) 

(3.3) 

ただし ， u(η(t)および u向(t)はそれぞれ OPFDM の垂直偏波送信信号および水平偏波送

信信号の等価低域系表現であり，次式で表される.

∞ 1'f.!] j27r竺{何乙)
u(V)(/) = L LC州ie ら λ (1ーの

(3.4) 
∞ 1'f.!] j2πと41-i乙)

u(H)(t)=ZZq2k-l)Je ts λ(1 一死)

また， z(η(t)および Z(H\t)はそれぞれ垂直偏波および水平偏波における AWGN 成分の等

価低域系表現である.

OPFDM 信号の復調は，式 (3.3) で表される受信信号からガード・インターパルを

除去し， DFT (Discrete Fourier Transformation) することによって実現されるが，受信

信号に周波数オフセット(ル)が残留していると ICI の影響により復調後の誤り率が

増大する.したがって， DFT 前の時間ドメイン信号における周波数オフセット補償が

不可欠となる.

HSD・OPFDM では，式 (3.5) に示すような r(η(t)および r(H)(I) とその 2 分の 1 シンボ
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ル分遅延 (Half Symbol Delay) した信号との自己相関をもとに周波数オフセット推定

を行う.

R(T')吟=討r(V) (t)川(tう)J

R(H)(寸)二吋(H\t)r(H)*(t + i) ] 
(3.5) 

ただし，式 (3.5) において E[x] は x の期待値， fは x の複素共役を表す.ここで ，U<吋t)

および zr)(t)はそれぞれ偶数番目および奇数番目のサブキャリア成分のみで構成され

ているため，第 i 番目の有効シンボル期間において次式が成り立つ.

(v)一t

uが(伺H)(ωtの)= 一叫u(問H町)(t +~斗一)

for iド t く iTst

トに関して次の関係式を導くことが出来る.

rv)(t;t)=川f

r H ) ( t ; t) = 一ej一づJ

よつて，式 (3.7) より，周波数オフセット Ioff は，

んルr-←一」土一a訂r培山R吋iムムら)一 R(但町H
πιL .L. .L. J 

として推定できることがわかる.

(3.6) 

(3.7) 

(3.8) 

式 (3.5) の自己相関値の導出は期待値計算を必要とするが，これを瞬時自己相関の

加算平均

R~~/) =~トlr九 /2 〆v 巧:品川(t+i1'.)川(t+γiTs)dt

r=走部/川の日)*(t十町)dt
(3.9) 
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で置き換えることによって，有限の観測シンボル数 Ns での周波数オフセット推定が

可能となる.これにより ， HSD-OPFDM における周波数オフセット推定値は次式のよ

うに与えられる.

ん=去叫)-d)i (3.10) 

一般に，構造物の林立する無線伝送路で，直交する両偏波を用いて信号伝送を行う

場合，マルチパス・フエ}ジングに加え，垂直偏波と水平偏波聞の交差偏波干渉によ

る伝送特性の劣化が問題となる.例えば，都市部においては，交差偏波成分に対する

主偏波成分の比として定義される交差偏波識別度 (XPD: Cross Polarized 

Discrimination) が約 6dB であることが知られている [100]. HSD・OPFDM を，代表的

なマルチキャリア伝送方式である OFDM と比較した場合， XPD が 6dB 程度の AWGN

伝送路において，ガード・インターパルとシンボル最後部の相関を用いて周波数オフ

セット補償を行う OFDM よりも，優れたピット誤り率特性を有することが報告され

ている [108]. しかし，各偏波成分が独立にレイリー・フェージングを受けているよう

な，より現実的な伝送路を想定した場合，交差偏波干渉とレイリー・フェージングに

よる振幅変動によって XPD が一時的に 6dB よりも小さくなる場合が頻発し，特に，

交差偏波成分の平均電力の方が大きくなるシンボルに対しては， HSD-OPFDM の周波

数オフセット推定精度が著しく劣化すると考えられる.そこで次節では，このような

交差偏波干渉とマルチパス・フェージングが存在する伝送路においても有効に動作す

る新しい周波数オフセット推定法を提案する.

3.4 偏波間相関行列を用いた新しい周波数オフセット推定法

(CMB-OPFDM) 
マルチパス・フェージングおよび交差偏波干渉が存在する伝送路モデ、ルを図 3-4・ 1

に示す.図 3-4-1 において αおよびβは共に交差偏波成分の主偏波成分に対する振幅比

を表す.また，垂直および水平の主偏波および交差偏波成分は，それぞれ独立なマル

チパス・フェージングを受けるとする.いま，各偏波の伝搬経路がレイリー・フェー

ジング伝送路であると仮定すると，受信信号〆r\t)および r(め(1)は互いに独立な複素ガ

ウスランダム過程 gij{t)を用いて次式のように表すことができる [100].
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(「r(σV)叩(t州山tの恥刊)い叶=寸(
r戸円川(伺問H町)(ωtの)=寸(β危~I口以12 (tρ(οt)μuが〆(σ什V)勺切(οωtの)+ g22ωn以2(ο伽)知u町tゆ)þ崎t + Zr(仰叶H

受信信号 r〆(η刊(οt) ， r(H)(t)，送信信号 u(η(t) ， がめ(t) ， および AWGN 成分 z(η(t) ， Z(H)(t)の

(3.11) 

時刻 t=kTo=k(tlN)における離散値をそれぞれ r(九 ， r(めk' U(ηk ， u(mk，および z(11 ， z(へ

とすると，式 (3.11) は次式のようにベクトル表現できる.

rk=GKIjkej22ず~ffk + Zk 

n叩)GK=(2:; ご::)肌 =(23ZK=(23
(3.12) 

ただし ， gij.k は時刻 t=kTo=k(tlN)における各経路の伝送路特性を表す複素ガウスランダ

ム変数である.

ここで，受信信号の離散値に対して次式で表される相関行列を定義する.

N , 1 _r .r 1 R(ki-)=-Err;N12| 
2" 2 

L 1'¥. nTJVIリ
(3.13) 

ただし ， X'T は行列 X の複素共役転置を表す.

モー Transmitter ーう~

Vertical Polarization 

Channel 訴~ Receiver -う

Multipath fading 

パ
ゾ

〆
f
t

q
ノnv r

 

Multipath 白ding

Horizontal Polarization 
r(H)(t) 

α 

図 3・4・1 伝送路モデ、ル

ところで，式 (3.6) で示したように，送信信号ベクトル Uk については次の関係式

が成り立つ.
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( 1 0 � 
U ，~_L1>r. r 門 =1 IU ,. 
""" ~ ¥ 0 -1 J " 

式 (3.12) および式 (3.14) より，式 (3.13) は次式のように書き換えることができる.

(3.14) 

町叫叫k;斗吟;4争2争)イGk (G; ?:炉)ドG《ZLμ叶叶叶川叩4斗，]十十]トトei-μ
ただだ、し ， P は各偏波の送信実効電力であり，

(3.15) 
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(3.16) 

で与えられる.

各経路におけるレイリー-フェージングの最大ドップラー周波数がシンボル周波数

に対して十分小さい (slow fading) とすると ， Gk は少なくとも 1 シンボル期間中一定

であると仮定できる.このとき，式 (3.15) の相関行列の代わりに，受信信号の瞬時

相関値の加算平均を要素とする瞬時相関行列 RN!2 を次式のように定義する.

R"/~ = ( Rll 川 2 子 r
N/2 -l R

21 
R

22 
) 一万長1KM/2

(3.17) 

また ， Gk を互いに独立な複素ガウスランダム変数むを用いて

G=(Z221) (3.18) 

と表すと，式 (3.12)，式 (3.14)，式 (3.16) および式 (3.18) から，瞬時相関行列 RN!2

は次式のように近似できる.

( 1 0 � .~ _ ,_ r 
" R川今符 PGI IG'/ e -F'Joff" 

川~

¥0 -1) 
(3.19) 

周波数オフセツト川(~ωf/)が無い場合の瞬時相関行列を RλルN!2り2rfi帥d申'eal とすると， RAU22dd はエノレ

ミット行列であり，適当なユニタリー行列 Q によって次式のように対角化できる.
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(3.20) 

ただし， λlidedl およびλ2油d は RN!2油al の固有値である .λJdeoI およびλ2油al を
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lλ ア 1 =1λ ア 11いe
λ ア1 =1いλ ア門I1トドej世h2 

(3.21) 

と表すと，式 (3.19) および式 (3.20) より，周波数オフセットが存在する場合の瞬時

相関行列 RN/2 は次式のように表すことができる.

(11 id叫しj争、。ーjn: fof!N れ ¥ 

RN/2 =QIIル I FAC|仇l|j: 叫NIザ (3.22)
l v IA2--' je""e --W  J 

ここで ， RN/2帥σI はエルミット行列であるため，その固有値λlideal およびλ宮崎d は共に

実数である.このとき，仇および仇について，

い1>ﾘ2) = (.久 0) or 十í'r， 0) or 仇í'r) or (0, -�'r) (3.23) 

が成り立つ (Appendix A 参照) .また ， RN/2 の国有値λI およびんは次式のように与

えられる.

fl=|λ;ゐ Iμ ゐN)
λ2 =1λアIleル仰N)

(3.24) 

したがって，式 (3.23) および式 (3.24) より，周波数オフセット仏ff)は瞬時相関行列

RN/2 の固有値λl およびんを用いて次式のように推定することができる.
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(3.25) 

ただし，周波数オフセットを有効シンボル周波数間隔(1/ι) で正規化した正規化周

波数オフセット(匂ls) の絶対値は 0.5 以下とし，

|んNI~0.5 (3.26) 

が満足されていると仮定した.また，固有値λ1 およびんは，瞬時相関行列 RNI2 の固有

方程式

λ2 -(RIJ + R22 )λ + (R]]R22 -RI2R2]) = 0 

の解として次式のように与えられる.

(3.27) 
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λp Â, 2 = ~ [(R11 + R22):!::{(Rll -R22)2 + 4Rl2R21 r] (3.28) 

式 (3.25) は，各偏波の自己相関と偏波間の相互相関を利用した新しい周波数オフ

セット推定法(CMB-OPFDM) による推定周波数オフセットを与えている.

3.5 CMB・OPFDM の伝送特性

3.5.1 計算機シミュレーションのパラメータ

本節では， CMB-OPFDM の有効性を計算機シミュレーションによる BER (Bit Error 

Rate) 特性評価によって明らかにする.シミュレーションにおける主なパラメータを

表 3-5-1 に示す.

表 3-5-1 計算機シミュレーションのパラメータ

DFT ポイント数 :N 128 

サブキャリア数 垂直偏波 48 

(全サブキャリア数 :N') 水平偏波 48 

サブキャリア変調方式 DQPSK 

サブキャリア復調方式 遅延検波・差動復号

ガード・インターパル長/有効シンボル期間 : t/ts 1/16 

電力増幅器 (HPA) の特性 線形特性

伝送路 マルチパス・フェージング 2 波レイリー・フェージング

(slow fading) 

遅延波 DえJ [dB] 6dB, 10dB 
遅延時間/有効シンボル期間: 1/16 

't/ts 
交差偏波識別度 (XPD) o "-'20dB 

受信機におけるシンボルタイミング 既知

BER 測定時のイタレーション回数 2000 シンボル

キャリア変調方式は DQPSK (Differentially encoded QPSK) , DFT のサンプル点数

は 128，サブキャリア総数は 96 とし，ガード・インターパル長は有効シンボル期間

( fs) の 1 /1 6 とした.また，伝送路としては，周波数選択性フェージングの簡易モデ

ルとしてよく用いられているレイリー・フェージング波による 2 波モデルを仮定し，

これに加えて垂直および水平偏波の交差偏波干渉および熱雑音による AWGN が存在

するとした.ただし，レイリー・フェージングの最大ドップラー周波数はシンボル周
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波数に比べて十分遅く，少なくとも 1 シンボル期間中は一定 (slow fading) であると

する.したがって，シミュレーションにおいては，各 OPFDM シンボル毎に確率密度

関数が一様分布となる位相成分および確率密度関数がレイリー分布となる包絡線成分

を与えた.この場合に生じる OPFDM シンボル聞の不連続性は， HSD-OPFDM および

提案方式が共に 1 OPFDM シンボル内で閉じた推定アルゴリズムであるため，性能評

価上の問題とはならない.なお，簡単のため，受信側におけるシンボルタイミングは

完全に同期がとれているとする.

3.5.2 XPD・BER 特性

10
0 

HSD-OPFD恥4

c喝4E乙圃A3 占 同《
• Delayed Echo 

/グ DIU= 胸， τい/16

凶L。と司 十胸 \治JWdEcho
10-

1 y---~ーホ D川= 6dB, 1:/t s = 川

-+-,aa 司

白
-ーーー ・園開聞 ・・・・・・・・ ・・・・ ・・・・・・・・ ・・・ー

DQPSK-OPFDM 
N=128 

tg/ts=1I16 
、 C恥1B-OPFDM

fojJts=O.l 

10・2
EμNo=lOdB 

。 5 10 15 20 

XPD [dB] 

図3・5-1 XPD・BER特性

図 3・5・ 1 に，周波数選択性フェージング伝送路における XPD に対するビット誤り率

特性を示す.ここで，垂直偏波および水平偏波の主波成分および交差偏波成分は，そ

れぞれ独立なレイリー・フェージング伝送路を伝搬するとし，各経路における遅延波
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成分は，遅延時間がガード・インターパル長と等しく， D凡J が 6dB の場合および 10dB

の場合を想定した.また，周波数オフセット補償前の正規化周波数オフセット(んtJ

は 0.1 とし， EblN。は 10dB ， HSD-OPFDM における観測シンボル数 Ns は 1 と仮定した.

図 3-5-1 より， XPD>10dB においては HSD・OPFDM， CMB-OPFDM ともに有効に動

作していることがわかる.一方， XPD<10dB においては， HSD-OPFDM の特性が急激

に劣化している.これは主偏波成分に対する交差偏波成分比の増大とレイリー・フェ

ージングによる各偏波の振幅変動により，交差偏波成分が主偏波成分よりも大きくな

る頻度が増加したことが原因であると考えられる.すなわち，この場合，式 (3.7) の

関係は成立しないため， HSD・OPFDM では正しい周波数オフセット推定が不可能とな

り，結果的に， ICI によってビット誤り率が増大する.これに対し， CMB・OPFDM で

は HSD-OPFDM に比べてピット誤り率特性の劣化が少なく， XPD<10dB の領域におい

ても比較的有効に動作することがわかる.

ここで，伝送路を表す行列 G に対し，次式が成り立つ場合について考察する必要

がある.

gll =α g21 = β g12 = g22 (3.29) 

この場合 ， RN/2
励。l は零行列となるため，式 (3.25) は成立せず，推定不能となる.し

かし，シミュレーション結果から， XPD が OdB に近い領域においても十分周波数オ

フセット補償効果が得られており，フェージング通信路では式 (3.29) が成立するこ

とによる周波数オフセット推定の破綻が実際のピット誤り率特性には大きな影響を与

えないことがわかる.

3.5.3 fo"ts-BER.特性

図 3・5・2 に正規化周波数オフセットに対するピット誤り率特性を示す.ただし，

XPD=6dB , EblNo=10dB とした.

図 3・5・2 より，いずれのフェージング伝送路の場合も.ゐι<0.45 の範囲において

CMB・OPFDM の方が優れた特性を有していることがわかる.また， Cl\侶・OPFDM で

は ， fo.〆s>0.45 においてビット誤り率特性の劣化が見られるが，これは，例えばサブキ

ャリア間隔の整数倍の周波数オフセットを除去するためのパイロット信号を送信する

ことで解決できる.ただし，パイロットキャリアの挿入は同期性能向上のための一般
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的な方法であり，例えば欧州における OFDM を用いた地上波ディジタル放送システ

ムにおいても同様の方法が採用されている.したがって，このことによる周波数利用

効率の僅かな低下は，提案方式の有効性を否定するものではない.これに対し，

HSD・OPFDM では五〆s=0.5 の場合でもピット誤り率特性の劣化が見られない.これは，

HSD-OPFDM が本質的に O から1.0 近くに至るまでの正規化周波数オフセットを推定

することができることを示している [108].
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3.5.4 EJNo・BER 特性

図 3・5・3 に Eb/N。に対するピット誤り率特性を示す.ただし，補償前の正規化周波

数オフセットは 0.1 ， XPD は 6dB とした.

図 3・5-3 から， HSD-OPFDM の場合に比べ， CMB・OPFDM を用いることによってピ

ット誤り率特性を大幅に改善できることがわかる.また， CMB-OPFDM の場合，特に，

Eb/N。が大きい領域において， D凡J が 10dB の場合に比べて 6dB の場合の方が誤り率が
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大きい.これは，式 (3.12) において遅延波成分が考慮、されていないため，遅延波の

DIU が小さくなるにつれて周波数オフセット推定誤差が増大し，受信性能が劣化する

ことが原因であると考えられる.なお，この問題点についての解析と解決手法につい

ては，次章において詳しく述べる.
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3.6 結言

本章では，直交サブキャリアと直交偏波を用いてマルチキャリア伝送を行う OPFDM

に対し，交差偏波干渉と周波数選択性フェージングが混在する伝送路においても有効

に動作する新しい周波数オフセット推定法: CMB-OPFDM を提案した. OPFDM 信号

の各偏波における自己相闘を用いて周波数オフセットを推定する従来の方法では，交

差偏波干渉とレイリー・フェージングによって起こる交差偏波成分の増大により，推

定精度が著しく低下し，復調後の誤り率特性が悪化してしまうという問題がある.こ
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れに対し，提案する推定法では，各偏波の自己相関と相互相関を要素とする相関行列

を用いて周波数オフセットを推定するため，偏波間の干渉の度合を考慮した周波数オ

フセット推定が可能となる.計算機シミュレーションにより，交差編波干渉とスロー・

レイリー・フェージング波による周波数選択性フェージングが存在する伝送路におい

て，提案する推定法が HSD-OPFDM よりも有効に動作することが明らかとなった.

AppendixA 

式 (3.20) より， RN/2ideal について次式が成り立つ.

(D 0 � _ (λ2d四1 0 ì 伊
R~~~l =GI: ~ IGマ =Qi a1|Q  T 

1"" ~ 0 -p) -l 0λγal ) 

(Al) 

式 (Al) は，さらに次式のように変形できる.

ATGド。 )G.TQけlO)fu
Oλ1ea1 ) x ~ l 0 -p 

(A2) 
(1 0 ì 伊

=KI IK.j 

lO -1 J 

ただし， K は次式を満たす正方行列である.

r-.~ ( ι k，~ � 
K= -JþQ町 G = I ," :"" I 

ド ~k21 k22) 
(A3) 

式 (A2)，式 (A3) より，固有値λlMベんideal および K の各要素に対して次式が成り立

つ

~deal = Ikll1
2 -Ik� l 

λfml=|K2112-1KJ 

k))k;) = k)2k;2 

さらに， K の各要素をそれぞれ次式のように表す.
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kll = I九 leRI1

九 =1九 leRI2

K21=lhilt521 

k22 = 1九leR22

式 (A7)""'(AI0) を式 (A6) に代入すると，次式が得られる.

Ik11 llk21 1eル

よって，式 (All) より，次の関係式が成り立つ.

(A7) 

(A8) 

(A9) 

(AI0) 

(All) 

Ik1111k21 1 =1削除221 (A12) 

ここで，固有値λJdeaf とん油σI の積を F とすると ， F は O 以外の実数であり，式 (A4) ，

式 (A5)，式 (A7)""'(AI0) および式 (A12) より，次式が成り立つ.

F=~deaゐ伽e叩'ea/切可γγ々々i;ea/叩rea/ _寸1ド仇k1九l日lト2 一 Ik1九lロ2凡k2九叫川幻2l 一中|件k九22
=lk1llk2l +1九12 1k2J -1九 121k22 12 -lk1Jlk2l 
= 2Ikllllk22l1kI2I1k211-~k11 1lk221Y -~k1211ん IY
=-~k11 I1k止

(A13) 

したがって，固有値ムideal とん励。I は異符号の実数であり，式 (3.23) が成立する.
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第 4 章

偏波間相互相聞を用いた周波数オフセット

推定法における直交偏波周波数多重伝送方
式の伝送特性改善法

4.1 緒言

OPFDM における周波数オフセット推定法の性能は，伝送特性を大きく左右するた

め，伝送路特性の時間変動や周波数選択性に対しても，安定して高い推定精度を保つ

ことができる方式が要求される.第 3 章では， OPFDM の周波数オフセット推定法と

して，各受信偏波の自己相関を用いて推定を行う HSD-OPFDM に対し，新たに各受信

偏波の自己相関と偏波間の相互相関を用いて推定を行う CMB-OPFDM を提案した.

このうち， HSD・OPFDM は， XPD=6dB 程度の交差偏波干渉の存在する AWGN 伝送路

での有効性が報告されているが[108]，主偏波および交差偏波の伝搬する伝送路がレイ

リー・フェージングの影響を受けると推定精度が著しく劣化するという問題がある.

これに対し，第 3 章では，交差偏波干渉の大きな (XPDく6dB) 2 波スロー・レイリー・

フェージング伝送路において， C1侶・OPFDM が HSD・OPFDM よりも優れた伝送特性

を有することを明らかにした(図 3-4・ 1 ，図 3-4-3 参照) .しかし，伝送路特性の時間

変動が無視できない場合のそれぞれの伝送特性に関しても評価する必要がある.また，

CMB-OPFDM では，想定する伝送路モデルにおいて遅延波の影響を考慮、していないた

め，伝送路の周波数選択姓が大きい場合に推定精度が劣化するという問題がある.

そこで本章では，伝送路特性の時間変動が無視できない場合の HSD-OPFDM および

CMB-OPFDM の伝送特性を計算機シミュレーションによって評価すると共に，周波数
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選択性フェージング伝送路における CMB-OPFDM の伝送特性改善法として，推定周

波数オフセットの前方保護 (Forward Protection) 法を提案する.まず， 4.2 節では，

CMB・OPFDM における遅延波の影響についての理論解析および計算機シミュレーショ

ン解析を行う.次に， 4.3 節では， CMB・OPFDM の伝送特性改善法として，推定周波

数オフセットの前方保護法を提案する. 4.4 節では，提案方式を適用することにより，

Cl\侶ーOPFDM の伝送特性が大幅に改善できることを計算機シミュレ}ション解析によ

って明らかにする.

4.2 CMB・OPFDM における周波数選択性フェージングの影響

CMB-OPFDM では，垂直・水平偏波の主偏波および直交偏波が，互いに統計的に独

立な相乗性雑音と加法性雑音の影響を受けて伝搬するという仮定のもとで周波数オフ

セットを推定した(式 (3.11)および式 (3.12) 参照) .本節では，各偏波の伝搬する

伝送路が周波数選択性フェージング伝送路である場合の CMB-OPFDM における周波

数オフセット推定について考察する.

解析を簡単にするため，各偏波の伝搬する伝送路が，互いに統計的独立な複素ガウ

スランダム過程を相乗性雑音とする 2 波による周波数選択性フェージング伝送路であ

るとする.また，各伝送路における遅延波成分の伝搬遅延時聞は全て同ーかっ一定で

あるとし，その平均的な伝搬損失は時間に依らず一定であるとする.このとき， OPFDM

受信信号〆η(t)および r(H)(t)は，等価低域系表現で式 (4.1) のように与えられる.

r(V) (t) = (gll,o (tル吋:t)+ A11g11 ,1 (.ゅの (t ー r)
+αg210(ゆ(H)(t)+ a42Ig21 ，I(t)u(H)(t- r)ヤ・2向t+zσ )(t)

r(H >Ct) 二 (ßgI2，0(tル(1" )(t) +β~12gI2，1 (.ゆσ )(t-r) 

+g220(ty)(t)+dd211(t炉開(t-r ) þj
2
if

", 

(4.1) 

ただし ， u(刊のおよび u<めが)は垂直偏波送信信号および水平偏波送信信号 ， gij.o(t)および

gij.l(t)は互いに統計的独立な複素ガウスランダム過程 ， z(T)(t)およびどめ(t)は各受信偏波

における加法性白色ガウス雑音成分， .(，，11 は送受信機聞のキャリア周波数オフセットを

表す.また ， A" , A'2' A22 およびんl は，それぞれ垂直偏波の主偏波成分，垂直偏波

の水平偏波に対する交差偏波成分，水平偏波の主偏波成分および水平偏波の垂直偏波
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に対する交差偏波成分における遅延波の伝搬損失， τは伝搬遅延時間を表す.いま， A JJ , 

d山 A2J および A22 が全て同一，すなわち

AJJ = AJ2 = A2J = A22 = A (4.2) 

とし，式 (3.12) と同様に，時刻 t=k九=k(tjN)における離散値を用いて式 (4.1) をベク

トル表現すると，次式が得られる.

rk = (GO ,kUk + AGJ凡JMFK+ZK (4.3) 

ただし，
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処10K)=(E1100)
O.k ー
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とする.

CMB・OPFDM では，式 (3.13) で定義される相関行列を求め，その固有値から周波

数オフセットを推定している.ここで，式 (3.13) をあらためて式 (4.9) として表す.

N. 1 _f *T 1 
R(k;7) = : Elrkr，〓/空|

2" 2 L"  ATlllリ
(4.9) 

ただし ， X*r は行列 X の複素共役転置である . GO.k, GJ.kが少なくとも 1 シンボル期間

中一定である (slow fading) と仮定し，それぞれ Go ， G J で表されるとする.このと

き，式 (4.3) を式 (4.9) に代入すると，次式が得られる.

N. 1 _~、 2:nf.~k 、

R(k; .L~) = ~ Ell(GOUk + AG1Ukイ炉
}J.l7J

o!f
K

+ Zk } 

2 " 2 L¥' V 1¥ . "-,,, " I 

.((u;tN/2G;T+AULd川T炉内

(4.10) 
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加法性雑音成分が無視できるとすると，式 (4.10) は次式のように表される.

R(k;子)=jEドoUMmG;T+刈IUK-rUZHNffいúfN]

+jdEド凡UZH川2G:T+GIUK-rU江川

(4.11) 

ところで，第 3 章で示したように，第 i 番目の OPFDM 信号の垂直偏波送信信号

( ziη(t) )および水平偏波送信信号( ziHl(t)) には，次式で表される周期的定常性

(cyclo-stationarity) が存在する(式 (3.6) 参照) . 

がV)(t) = がV)(t十 (4.12) 

日)(t) = -U(H)(tウ (4.13) 

やた孟 t ~ iT: +t)2) 

また，遅延波の遅延時聞がガード・インターパル長以下 (r孟ら)である場合は，次式

が成り立つ.

がV)(t-T)= 〆)(t -τ寸) (4.14) 

がH)(t_ す) = -U(H)(t一寸) (4.15) 

(n: ~ t ~ iT: +t)2) 

したがって，式 (4.11) における右辺第 l 項は，適当なユニタリ行列 Q。および Ql を

用いて次式のように表すことができる(第 3 章参照) . 

jEKGoUKUZ川:+刈lUk_T'U;乙川
l
 

a
 

h

M

O

 

T
川

/
r
i
l
l
-
-
t
¥
 

A
U
 

Q
 

f
F
I
l
l
i
-
-
t

、

~~ 
a
 m
。

/
I
l
i
-
-
l
t
¥
 

Q
 

う
-

A
 

+
 

ザ
00

1
 

、
、11
1
1
1
1

ノ
a
'
'
 

o
m
 

N
 

U
 

F

机-zJ e
 

\
I
l
l
i
-
-ノ

T
a
 

*
'
A
 

0
1
 

\
、I
l
l
1
1
1

ノ

a
 

O
J

叫
ん
， (4.16) 

ただし，ん.lideal ， λ0.2油al およびλ1. 1油σl ， λ1.2油al はそれぞれ次式で定義されるエルミット

行列 Rooided および Rll励。I の固有値である.
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RZal=jEhUKULMl (4.17) 

Rrl=jEド1UkτU;LN/2G7l (4.18) 

さらに， Rx励。l を次式のように定義する.

R泌al = R~~al + A2R:~eal 
00 I .L~ ""11 (4.19) 

このとき， Rx油al はエルミット行列となるため，適当なユニタリ行手IJ Qx を用いて次式

のように表すことができる.

江 ( xd~al 0 � .~ 
R~eal = QγI '<;' _;-'..1 IQ了

ル X101;?tj x 
(4.20) 

ただし， λx，Ideal， λ:X，2油d は Rx地al の固有値であり，実数である.したがって，式 (4.11) に

おける右辺第 l 項は，次式のように表すことができる

jEhuM川河 +A2G丸一rUZHN/2G:Tい戸l
…川町 ( x~~al 0 � ..~ぱ町

虫符:::R 叩'e -J 

広勺1047d l 、x

(4.21) 

次に，行列 RoJdeal および RlJdeal を次式のように定義する.

RtaI=;Ehu凡川Ml (4.22) 

RZaI=jEド1UJZmG71 (4.23) 

式 (3.4)より，第 I 番目のシンボノレにおける送信信号に対しては， τ豆らの場合に次式

が成り立つ.

川2124印Li乙)
u(V)(t -T +す)= ~Cωe ts ¥ 2 え(t-H2-z

川1- }2ぞ(t-iT.) ー}21<子r
= ) C,o ,."e ' e 

~5 

k..J ....(2k),i (4.24) 
k=1 
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がH)(t一寸)=三C(2k-J
出 向と41ーに) -j21!とlr

= ) C，~，_ ",e 'S e 'S 

ム...1 ~(2k-I)，i~ 
~ (4.25) 

(i1: 壬 t 三 j乙 +t)2)

したがって，式 (4.24) ， (4.25) より， RoJdeal および RJO油σl は次式にように変形できる.

îEJGoJ芝川f
ア 。

R~eal :::; ~EI G"I 
n=1 IG~T 01 ~::ー O 

芝2 12 j2π一一一τ
。 Ic阿)，ire 

(4.26) 

n=1 

îEJG ， J 九ム州 1 2e 
-j21!で 。

RraI 応:EI G11 n=1 

三
IG~T 

2 
一 |ドCοω伽山ω川n炉M叫叫一斗-1)，り以)，ν，ilρil。

(4.27) 

n=1 

さらに， Ry油al を次式のように定義する

Rideal = AR~eal + AR油al

y - L.L"'''Ol I .L........'10 (4.28) 

このとき， RJdeal はエルミット行列となるため，適当なユニタリ行列 Qy を用いて次式

のように表すことができる.

… (Xd~al 0 � .~ 
R:~

叩

'=QJ
y，z

・'onl IQ~，
J 

y J104~2j y 
(4.29) 

ただし， AT， Ideal ， A71ideal は Ry伽l の眉有値であり，実数である.したがって，式 (4.11) に

おける右辺第 2 項は，次式のように表すことができる

jdEドoUKUZr+川2G:T+GlUJ江川ヤ叶
,> _, _;.. 

" 
( xd~al 0 � .~ ,-"" 

応 R
叩

'e
-J .I'1 q〓 =0..1

y, l 

., ， 10~Je-J'~off" 

yvlOAC7tfy  

(4.30) 

式 (4.21) および式 (4.30) より，式 (4.11) は次式のように変形することができる.
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ただし ， Rideal は適当なユニタリ行列 Q を用いて次式のように与えられるエルミット

行列であり，その固有値λl油αI およびん油al は実数である.

Rideal =引I

~Q(てl

ゐJQ了 +Qy(す1

~MIJザ

41)Q7 

(4.32) 

第 3 章で示したとおり，受信信号が式 (3.12) で表される場合には，式 (3.23) が成

り立つ(第 3 章 Appendix A 参照) .しかし，受信信号が式 (4.3) に示されるような

周波数選択性フェージング伝送路を伝搬する場合は ， Rideal の固有値に関して，式 (3.23)

が成り立つとは限らない.すなわち， λIideal およびん油σl を
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(4.33) 

と表すと ， Øl および仇については，式 (3.23) の代わりに

いI ， Ø2)=(mπ， nπ) (4.34) 

が成り立つ.ただし ， m および n は共に整数であり， 0 , 1 ，・1 のうちのいずれかであ

る.

したがって， CMB-OPFDM において，受信信号がフラット・フェージング伝送路を

伝搬する場合と，周波数選択性フェージング伝送路を伝搬する場合との違いは，式

(3 .23) と式 (4.34) の違いとして現れる.すなわち， CMB・OPFDM では，周波数オフ

セットを式 (3.25) によって推定するが，受信信号が式 (4.3) で与えられる場合の実

際の周波数オフセットは，次式のうちのいずれかによって与えられる.
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(4.35) 

ただし，んおよびんは，第 3 章で定義された瞬時相関行列 RN/2 の固有値である.また，

正規化周波数オフセット仏〆，)の絶対値は 0.5 以下とし，

|んNI :s; 0.5 

が満足されていると仮定した.

式 (4.35) と式 (3.25) は，伝送路が周波数選択性フェージング伝送路である場合，

(4.36) 

C:f\，侶-OPFDM では正しい推定結果が得られない場合があることを意味している.また，

このときの推定値と実際の周波数オフセットとの誤差は，両式より，正規化周波数オ

フセットに換算して 0.5 または・0.5 であることがわかる.

以上のことから， CMB・OPFDM を周波数選択性フェージング伝送路で適用した場合，

実際の正規化周波数オフセットに対して:t 0.5 だけずれた値を推定する可能性がある

ことが明らかとなった.また，式 (4.35) は，周波数選択性フェージング伝送路とし

て式 (4.3) が成り立つモデルを想定して導出しているが，各偏波における遅延波の伝

搬損失や伝搬遅延が異なる場合においても同様であり，上記の考察は一般性を失わな

し、

上記の考察結果を確認するために，計算機シミュレーションによる解析を行った.

シミュレーションで用いた伝送路モデ、ルは図 3-4-1 と同じである.各経路のフェージ

ングは互いに無相関な 2 波のレイリ~ .フェージング波による周波数選択性フエ}ジ

ングであるとし，経路間のフェージングは無相関であると仮定する.また，これに加

えて垂直および水平偏波に対する交差偏波干渉および熱雑音による AWGN が存在す

るとした.ただし，レイリー・フェージング波の最大ドップラ一周波数はシンボル周

波数に比べて十分遅く，少なくとも 1 シンボル期間中は一定 (slow fading) であると
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する.したがって，シミュレーションにおいては，各 OPFDM シンボル毎に確率密度

関数が一様分布となる位相成分および確率密度関数がレイリ一分布となる包絡線成分

を与えた.なお，シミュレーションのパラメータを表 4-2-1 に示す.

初期正規化周波数オフセットを 10〆s=0.1 とし，遅延波の D/U を 30dB および OdB と

した場合の， CMB-OPFDM における推定正規化周波数オフセットの頻度をそれぞれ図

4-2・ 1 および図 4-2-2 に示す. D/U=30dB の場合(図 4-2-1) は，遅延波の影響が小さい

ため，推定正規化周波数オフセットは 0.1 を中心に分布しており， CMB-OPFDM が大

きな誤推定を発生することなく動作している.これに対し， D/U=OdB の場合(図 4-2-

2) では， 0.1 を中心とする分布に広がりが見られるのに加え，・0.4近傍の頻度が高く

なっている.これは， 0.1 に対して・0.5 だけ離れた値を誤検出する頻度が高まること

軌を示しており，上記の考察結果と一致している.

表 4-2-1 計算機シミュレーションのパラメータ(1)

DFT ポイント数 :N 128 

サブキャリア数 垂直偏波 48 

(全サブキャリア数 :N') 水平偏波 48 

サブキャリア変調方式 DQPSK 

サブキャリア復調方式 遅延検波・差動復号

ガード・インターパル長/有効シンボル期間 : tjι 1116 

電力増幅器 (HPA) の特性 線形特性

伝送路 マルチパス・フェージング 2 波レイリー・フェージング

(slow fading) 

遅延波 D凡J [dB] 0"'30dB 

遅延時間/有効シンボル期間: 1116 

τ/ι 

交差編波識別度 (XPD) 6dB 

Eb店-lo 30dB 

受信機におけるシンボルタイミング 既知

頻度，平均，標準偏差の計算に用いた標本数 10000 個
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図 4・2・3 は， CMB・OPFDM において，初期正規化周波数オフセット(ルtJ として 0.1

遅延波の DIU に対する推定周波数オフセットの平均値および標準偏を与えた場合の，

図 4・2-3 から明ら差を，計算機シミュレーションによって求めた結果を示している.

D凡J が小さくなるにしたがって推定正規化周波数オフセットの平均値がかなように，

これは，初期正規化周波数オフセットに対し，・0.5 の推定誤差を持つ減少している.

D/U が小さくなるにしたまた，推定結果の割合が増加するためであると考えられる.

推定出力のバラツキが大きくなること推定結果の標準偏差が増大しており，がって，

を示している.

以上の結果から， CMB-OPFDM を周波数選択性フェージング伝送路で適用する場合，

正規化周波数オフ遅延波の影響によって推定結果のバラツキが増大するだけでなく，

セットに換算して，実際の周波数オフセットから :!:0.5 離れた誤推定を生じることが

推定周波数オフセットこの問題を解決する方法として，
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の前方保護法を提案する.

4.3 推定周波数オフセットの前方保護による CMB・OPFDM の伝

送特性改善法

4.3.1 提案する前方保護方式

推定した周波数オフセット信号の推定精度を高める方法の 1 っとして，例えば，過

去数シンボル分の平均値を用いる方法が考えられる.しかし，前節で示したように，

周波数選択性フェージング伝送路における CMB-OPFDM の劣化は，同一偏波内のサ

ブキャリア間隔の 4 分の 1 (正規化周波数オフセットに換算して:t O.5) もの大きな誤

推定に起因するところが大きいため，推定結果の平均化による伝送特性の向上は期待

できない.これに対し，推定した周波数オフセットの信頼性を評価し，信頼性が低い

場合にはその推定結果を出力に反映しない前方保護 (Forward Protection) 法の適用が

考えられる.そこで本節では，周波数選択性フェージング伝送路を伝搬した OPFDM

信号に対して CMB-OPFDM を適用する場合の伝送特性改善法として，推定周波数オ

フセットの前方保護法を提案する.

図 4・3-1 に，提案する前方保護法のブロック図を示す.図 4-3-1 において， CMBｭ

OPFDM によって推定された周波数オフセット foff は， Forward Protection Block に入力

され，前方保護を受けた推定信号yν となって NCO (Numerically ControI Oscillator) 

に出力される.ただし， NCO は，推定信号F切の大きさに応じた周波数を持つ信号を

発振する数値制御発振器である. r(fう(t)および r(H)(t) は， Forward Protection Block での

時間遅延を Timing controI ブロックで調整された後， NCO から発振される複素正弦波

で周波数オフセット補償され，サンプル点数 N の DFT ブロックヘ出力される.

Forward Protection Block の出力信号f'offは， CMB・OPFDM の推定周波数オフセット foff

か， 10PFDM シンボル前に出力した出力信号 f'off のいずれかである.どちらの信号

を出力するかは ， foff の大きさが過去 M シンボルの聞に出力した fν の平均値に対し

てどの程度離れているかに応じて決定される.具体的には ， foll と過去 M シンボルの

聞に出力した‘f'o/f の平均値との差の絶対値をしきい値 L1lrr と比較し， しきい値よりも

小さい場合には foffを，大きい場合には 1 OPFDM シンボル前に出力した .f'~[f を選択し

て出力する.第 I 番目の OPFDM シンボルに対する CMB・OPFDM の推定周波数オフセ
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ツトを九ポi) , 前方保護後の推定周波数オフセットを .f'ojþ) とすると ， .f'oJi.))は次式で

表現できる.

|刀片 (i)
ル(i) 寸抑

ゆ(iー 1)

〆Iヲk

〆H)k

Correlation Matrix 

Based Frequency 

0百setEstimator 

図 4・3・1

七誌ヱω一β介川川一イ- f~冗制;
othenv吋Jバise

Timing control 

Timing control 

Comparetor 

A 

AくB

B 

推定周波数オフセットの前方保護法

4.3.2 パラメータ Lthrおよび Mの最適化

(4.37) 

提案する前方保護法において ， L伽および M は，性能を左右する重要なパラメータ

である.すなわち ， L"，r は推定周波数オフセットの保護範囲を決定し， M は推定周波

数オフセットに対する信頼性評価の際の評価基準を決定する. M は，信頼性の高い評

価基準を得るにはある程度大きな値を設定することが望まれるが，同時に， キャリア

周波数オフセット補償部全体の応答性能を左右するパラメータであるため， 必要最小
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限の値を選択することが重要となる.そこで，本節では ， L伽および M の最適値を計

算機シミュレーションによって求める.

シミュレーションのパラメータを表 4・3-1 に示す.伝送路モデノレは図 3-4・ 1 と同じ

であり，各経路のフェージングは互いに無相関な 2 波のレイリー・フェージング波に

よる周波数選択性フェージングであるとする.

表 4-3-1 計算機シミュレーションのパラメータ (2)

DFT ポイント数 :N 128 

サブキャリア数 垂直偏波 48 

(全サブキャリア数 :N') 水平偏波 48 

サブキャリア変調方式 DQPSK 

サブキャリア復調方式 遅延検波・差動復号

ガード・インターパル長/有効シンボル期間 : t/ts 1/16 

電力増幅器 (HPA) の特性 線形特性

伝送路 マルチパス・フェージング 2 波レイリー・フェージング

遅延波 D凡J [dB] OdB 

遅延時間/有効シンボル期間: 1116 

τ/ι 

交差偏波識別度 (XPD) 6dB 

Eρ..)"0 20dB 

受信機におけるシンボルタイミング 既知

送受信聞の正規化周波数オフセットM 0.1 

図 4-3-2 は，有効シンボル期間 ι で正規化した Lthr に対する復調後のピット誤り率

を示している.ただし，初期正規化周波数オフセット Iot/s は 0.1 とし，前方保護にお

ける平均化回数Mは 10 とした.また，比較のために，提案する前方保護の代わりに，

次式で与えられる平均化出力を周波数オフセットの推定値とした場合の結果について

も併せて示している.

ル(i) =認ルト (4.38) 
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Threshold for Protection : L thr t s 

図4・3・2 Lthrts-BER特性 (2波レイリー・フェージング)

図 4-3・2 から，んts=0.02 の場合は ， Lμs<0 .25 の範囲において提案する前方保護法の

方が式 (4.38) で与えられる平均化法よりもビット誤り率が小さく，さらに ， LII，/. を

小さくするにしたがって誤り率が小さくなることがわかる.また ， l/s=O.1 の場合は，

Lμs が 0.1 近傍の場合にピット誤り率が最も小さくなっている.したがって，んt. が 0.1

以下の場合 ， L伽.=0. 1Ils とすればよいといえる.

図 4・3-3 は，平均化回数 M に対する復調後のビット誤り率を示している.ただし，

初期正規化周波数オフセットん〆s は 0.1 とし，前方保護における Lμs は 0.1とした.

この結果から ， fdts が 0.1 5 以下の場合，平均化回数は 10 シンボル分で十分であること

がわかる.
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4.4 前方保護を用いた CMB圃OPFDM の伝送特性

4.4.1 計算機シミュレーションのパラメータ

本節では，提案する前方保護法の有効性を，計算機シミュレーションによる BER

特性評価によって明らかにする.シミュレーションにおける主なパラメータを表 4-4-

1 に示す.これまでの解析と同様，キャリア変調方式は DQPSK (Differentially encoded 

QPSK) , DFT のサンプル点数は 128，サブキャリア総数は 96 とし，ガード・インタ

ーパル長は有効シンボル期間 (ι) の 1/16 とした.伝送路モテ、ルは図 3・4・ 1 と同じで

あり，各経路のフェージングは互いに無相関なレイリー・フェージング波による周波

数選択性フェージングであるとする.また，交差偏波識別度 (XPD) は 6dB とし，初

期周波数オフセットとして .fotls=O.l を与えた場合の復調後のビット誤り率を評価する.

なお，検波方法は遅延検波であり，簡単のため，受信機においてシンボルタイミング
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は既知であるとする.また，前方保護のパラメータは ， L伽.=0.11ι ， M=10 とする.

表 4-4-1 計算機シミュレーションのパラメータ (3)

DFT ポイント数 :N 128 

サブキャリア数 垂直偏波 48 

(全サブキャリア数 :N') 水平偏波 48 

サブキャリア変調方式 DQPSK 

サブキャリア復調方式 遅延検波・差動復号

ガード・インターパル長/有効シンボル期間: t)t. 1/16 

電力増幅器 (HPA) の特性 線形特性

伝送路 マルチパス・フェージング 2 波レイリー・フェージング

遅延波 D凡] [dB] o "-'30dB 

遅延時間/有効シンボル期間: 1116 

τ/t. 

交差偏波識別度 (XPD) 6dB 

受信機におけるシンボルタイミング 既知

送受信聞の正規化周波数オフセット 10〆s 0.1 

前方保護のパラメータ L'/I 0.1 /ι 
Aイ 10 

4.4.2 D/U-BER 特性

図 4・4・ 1 に，遅延波の D/Uに対するピット誤り率の特性を示す.ただし， Eρ'lo=20dB ，

fi.=0.02 とする.前方保護を行わない場合， CMB・OPFDM のピット誤り率は D凡J が小

さくなるにしたがって大きくなり， D凡]=OdB において HSD-OPFDM よりも劣化して

いる.これに対し，提案する前方保護法を適用することにより，大幅に誤り率が減少

していることがわかる.また，提案方式は， HSD・OPFDM に対しても有効に動作して

いる.しかしながら CMB・OPFDM と提案する前方保護を組み合わせた場合が，

D凡]=OdB"-'30dB において最も誤り率が小さくなっている.
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4.4.3 ιfs-BER 特性

図 4-4・2 に， Eρ..Jo=20dB の場合の正規化最大ドップラー周波数んι に対するピット

誤り率を示す.ただし， 2 波モデルにおける遅延波の D/U は 10dB とする.図 4-4-2

より，前方保護を行わない場合でも， CMB・OPFDM は HSD・OPFDM よりも優れた特

性を示すことがわかる.そして，提案する前方保護法を適用することにより，さらに

ピット誤り率特性が改善している.この結果，前方保護のパラメータとして L伽，=O. lIts'

M=10 を与えた場合，心ts=O"'-'0. 15 の範囲において，提案する前方保護法によって

CMB-OPFDM のピット誤り率特性は大幅に改善し， HSD-OPFDM および HSD-OPFDM

と前方保護を組み合わせた場合よりも優れたビット誤り率特性を示すことがわかる.
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4.4.4 Eb/No・BER 特性

図 4・4・3 に E/N。に対するピット誤り率特性を示す.ただし， 2 波モデルにおける遅

延波の D凡J は 10dB とし，正規化最大ドップラ一周波数 ωι) は 0.02 とする.図 4・4-

3 から明らかなように， CMB-OPFDM と提案する前方保護法を組み合わせた場合のピ

ット誤り率特性が最も優れており，提案方式によって伝送特性が大幅に改善すること

がわかる.また，図中， "OFDM with conventional compensation"のグラフは，キャリア

周波数オフセット補償方式として，ガード・インターパルと信号最後部との相関をも

とに周波数オフセットを推定する一般的な補償法[108] を用いた OFDM の場合の特性

を表している.この結果から，前方保護法を適用した CMB-OPFDM は，想定した伝

送路条件下において， OFDM よりも優れたビット誤り率特性を有することがわかる.
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4.4.5 XPD-BER 特性

図 4-4-4 に， XPD に対するピット誤り率特性を示す.ただし， 2 波モデルにおける

遅延波の D川は 10dB とし， EρJ。は 20dB，正規化最大ドップラ一周波数(心fs) は 0.02

とする.図から， XPD孟 OdB の偏波間干渉の存在する周波数選択性フェージング伝送

路環境下で，提案する前方保護法を適用した CMB・OPFDM は， HSD・OPFDM や前述

の一般的なキャリア周波数オフセット補償法を適用した OFDM に比べ，優れたピッ

ト誤り率特性を有することがわかる.
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4.5 結言

本章では，周波数選択性フェージングと交差偏波干渉が存在する伝送路において，

OPFDM における送受信機聞のキャリア周波数オフセットを精度良く推定する方法と

して，推定周波数オフセットの前方保護法を提案した.

OPFDM の周波数オフセット推定方式としては，これまで HSD-OPFDM と CMB­

OPFDM が提案されているが，交差偏波干渉とレイリー・フェージングが存在する伝

送路下で優れた特性を示す CMB-OPFDM は，伝送路特性の周波数選択性が大きくな

ると推定精度が劣化するという問題があった.そこで， 4.2 節では，周波数選択性フ

ェージング伝送路下における CMB・OPFDM の周波数オフセット推定について考察し，

周波数選択性が大きくなるにしたがって推定誤差が増大することを理論解析および計

算機シミュレーションにより明らかにした. 4.3 節では，この問題を解決する方法と

して，推定周波数オフセットの前方保護法を提案した.この方式では，推定結果の確
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からしさに応じてその推定結果を使用するか否かを決定するように制御するため，推

定周波数オフセットの大きな誤推定が問題になる場合には，伝送特性の改善効果が期

待できる. 4.4 節では，計算機シミュレーション解析による性能評価を行った.この

結果，提案する前方保護法において，推定周波数オフセットの保護範囲を決定するパ

ラメータ L伽を L如.=0. 1/ι，推定周波数オフセットに対する信頼性評価の際の評価基準

を決定するパラメータ M を M=10 とした場合，提案方式によって周波数選択性フェー

ジング伝送路における CMB-OPFDM の伝送特性の劣化が著しく減少すること，また，

んら.=0-----0.15 において前方保護法を適用した CMB-OPFDM が，最も優れたビット誤り

率特性を示すことが明らかとなった.さらに，提案する前方保護法を適用した CMB­

OPFDM は， XPD孟 OdB の偏波間干渉の存在する周波数選択性フェージング伝送路環

境下で， HSD-OPFDM や OFDM よりも優れたピット誤り率特性を有することが明ら

かとなった.
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第 5 章

直交偏波周波数多重伝送方式における偏波

ダイバーシチ受信法

5.1 緒言

本章では， OPFDM の伝送特性を向上する方法として， OPFDM 信号の偏波ダイパ

ーシチ受信法を提案する.一般に，片偏波で送信された電波には，マルチパス・フェ

ージング伝送路における反射・散乱などで偏波の変換が発生し，受信端においては互

いに直交する 2 偏波(垂直偏波・水平偏波)が受信される.このとき，各偏波が受け

るフェージングは互いに異なるため，偏波ダイパーシチ [83]による伝送特性の改善が

期待できる.

OPFDM の各偏波における主波成分と交差偏波成分は，本来互いに周波数直交性を

有するため，各サブキャリアにおいて周波数オフセットが無い場合は，復調後にこれ

らを容易に分離でき，偏波ダイパーシチ受信が可能となる.しかし，これまでに OPFDM

の偏波ダイパーシチ受信に関する検討は行われていなかった.そこで， DFT 後の交差

偏波干渉成分を含む各復調信号を，垂直偏波成分と水平偏波成分に分離して合成する

偏波ダイパーシチ受信法を提案する.合成方法としては，合成比をサブキャリア毎に

制御する方法と， 1 OPFDM シンボル毎に制御する方法を提案し，それらの改善効果

について計算機シミュレーションによる解析を行い，その有効性を明らかにする.

5.2 OPFDM における偏波ダイパーシチによる伝送特性について

の理論解析

マルチパス・フェージング伝送路における垂直・水平偏波は，互いに干渉しながら
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伝搬する.移動体での受信を考えた場合，移動受信端末で受信される垂直・水平偏波

成分は，それぞれ統計的に独立な複素ガウスランダム過程 gy{t)および交差偏波成分の

主偏波成分に対する振幅比αおよびβを用いて表現できる(式 (4.11) 参照) .この場

合，主偏波と交差偏波の受けるフェージングは互いに統計的に独立であるため，受信

信号において垂直偏波成分と水平偏波成分を分離できれば，偏波ダイパーシチによる

伝送特性の改善が期待できる.

図 5-2-1 に， OPFDM 信号の送信信号および受信信号における周波数スベクトルの

概念図を示す. OPFDM では，本来，垂直偏波と水平偏波間で周波数の直交性が保た

れているため，周波数オフセットが完全に補償されている場合，各偏波の受信信号に

対してそれぞれサンプル点数 N の DFT (N-DFT)を施すと，たとえ交差偏波干渉があ

ってもその出力において主波成分と交差偏波干渉成分を互いに無干渉のまま分離する

ことができる.したがって，各偏波の復調部で主波成分と交差偏波干渉成分を分離し，

各々で得られた垂直偏波成分および、水平偏波成分をそれぞれ合成して復調信号を得る

ようにすることで， OPFDM の偏波ダイパーシチによる伝送特性の向上が期待できる.

そこでまず，本節では，交差偏波干渉とレイリー・フェージングが存在する伝送路

を伝搬した OPFDM 信号に対し， N-DFT 後の信号に対して偏波ダイパーシチを行った

場合のピット誤り率を理論的に導出する.ただし，各サブキャリアの変調方式は

DQPSK，受信機における復調方式は遅延検波とする.また，送受信機関のキャリア

周波数は完全に同期しているとする.

OPFDM はマルチキャリア伝送方式の 1 つであり，周波数選択性フェージング伝送

路を伝搬している場合でも，各サブキャリアに対するフェージングはフラット・フェ

ージングに近くなるという特長を持つ.したがって，サブキャリアの変調方式を

DQPSK とする OPFDM 信号に対してダイパーシチを行った場合の復調後のピット誤

り率は，シングルキャリア伝送方式で DQPSK 変調信号に対してダイパーシチを行っ

た場合のピット誤り率と同様の方法で導出できる.

一般に，レイリ- .フエ}ジングを受けた信号の集合平均的なピツト誤り率 (P九eJ'

は，加法性雑音の影響のみを受けたときのビット誤り率 (Pe(の)と乗法性雑音に起因

する瞬時 CNR (Carrier to Noise Power Ratio) の確率密度関数 (p(y)) を用いて，次式

のように算出される.
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OPFDM 受信信号の周波数スペクトル

図 5・2・ 1 OPFDM 信号スペクトルの概念図

ただし ， rは瞬時 CNR の真値である.また，検波方式を遅延検波とした場合，加法性

白色ガウス雑音の影響のみを受けた信号の復調後のピット誤り率は，次式で近似する

ことができる.
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えか)=トp(引 (5.2) 

提案する OPFDM の偏波ダイパーシチでは，交差偏波成分を 2 つ目のブランチとし

て合成を行うため，交差偏波識別度 (XPD) がダイパーシチの効果に影響を与える.

いま，主偏波における平均 CNR (真値)をr" XPD を三[dB] とすると，交差偏波にお

ける平均 CNR の真値(じ)は次式によって与えられる.

巳=10-(/10 T
1 (5.3) 

一方， 2 ブランチによる最大比合成法 (MRC: maximal ratio combing) において，各

ブランチの平均 CNR をr，およひT2 とした場合，合成後の瞬時 CNR の累積分布関数 Pr[y

孟 x]は次式で与えられる [102].

ただし，

~[r 三 x]= 1-&1 exp[-x/ε11一 ε2 exp[-x/ &2] 
ε1-εz 

{;:}= ~[rl +r，士~(日叫y-4吋-1ρ~J
であり， ρはブランチ聞の相関係数を表す.

(5.4) 

(5.5) 

想定したモデルでは，ブランチ聞の相関は無いため (p=0) ， 式 (5.3)，式 (5.4)お

よび式 (5.5) より，最大比合成後の Pr[y豆 x]は次式で与えられる.

ゆ臼]=1-~xp[イ;]-てbfx/(10引o _~)] (5.6) 

したがって，合成後の瞬時 CNR (y) における確率密度関数 p(y)は，次式で与えられ

る.

(5.7) 

よって，式 (5.1)，式 (5.2) および式 (5.7) より，提案する OPFDM の偏波ダイパーシ

チにおいて，最大比合成を適用した場合のピット誤り率は次式で表される.

f=dL1104e寸
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一
一

(5.8) 

5.3 OPFDM の偏波ダイバーシチ受信法の提案

本節では，提案する偏波ダイパ}シチ合成法について説明する. OPFDM 受信機の

垂直偏波復調部 (Vertical Polarization Demodulation Block) および水平偏波復調部

(Horizontal Polarization Demodulation Block) において，第 t 番目のシンボルにおける

第 m 番目のサブキャリアに相当する N・DFT 出力をそれぞれ s(η(m)， i および sm(m)J とする.

OPFDM 信号の各サブキャリアが DQPSK 変調されているとし，第 i 番目のシンボルに

おける第 m 番目のサブキャリアで送信される信号を C(m)，i とすると， s(Jう(m)，i および s(め(附)，i

は次式で表される.

s5~~. = h~? .C, ,. + n5~~ (m),i - 'O(m)j~(m)，i ' 'O(m),i 

(H) _ l.(H) " _L ~(H) 
h':_~/.c，_.，. + n (m)，i 一日(m)，i~(m)，i ' 'O(m),i 

(5.9) 

(5.10) 

ただし， hが(1ヲ、(いm州1)

される第 i 番目のシンボルにおける第 m 番目のサブキヤリア成分が伝搬する伝送路の

伝送路特性，また， n(F3(mLi およびがめ(m)，i はそれらに加算される加法性白色ガウス雑音

(AWGN) 成分を表す.また，送受信機関のキャリア周波数オフセットは無いものと

する.このとき，垂直および水平偏波復調部における遅延検波出力(復調信号)x(Iho，i

および x(H)(m)j は，それぞれ次式で表される.

x(Y)=s(Y) 松下) r=lh(Y)C .+n(Y)lh(Y)C +n(Y) } 
(m),i - U(m),i \U(m),i-l' - V.(m)，i~(m)j , 'O(m),i 'V'(m)，i-1~(m)，i-1 ' 'O(m),i-1' 

=h5~η? (.肋h5σ1YF)}r*〉γe〆J川.
(m),i V'(m)j一l' ~ , " (5.11) 

x5!!,). = s5!!，) む~!!!. • r = (h5!!,),c,_." + n~!!，)， Xh5!!,), .C._.,' . + n5!!,), . )' (m),i - U(m),i \U(m),i-1' - V'(m)，i~(m)，i ' 'O(m),i 'V'(m)，i-1~(m)，i-1 ' '\m),i-1' 

=hJCi(hJf;i工I)〉m (5.12) 

ただし，

IC(m)jl = 1 。 (5.13) 
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ηJ;;，r=hCLC(m)ふj;;;「1)*+(hJ;;J-IC(m)J*nJ;;， +nZしいjzJ

ηJf;z=hjziC(m)2(njf;i-ly+(hJLLICW 

とする.また ， (/J(1Il).i は，第 m 番目のサブキャリアにおける第バ番目のシンボルから

第 j 番目のシンボルへの位相変動量を表し， DQPSK では送信するデータに応じて 0 ，

1'/2 , 1', 3 1'/2 のいずれかの値が与えられる.また， s*は s の複素共役信号を表す.

ここで，偏波ダイパ}シチの合成法として，復調信号 x(Tう(m)，i および x(め(m).; をそれぞ

れ垂直偏波成分および水平偏波成分に分離し，ブランチ重み係数に応じて合成する方

法を提案する.第 t 番目のシンボルにおける第 m 番目のサブキャリアに対する復調信

号のうち ， m=2k (k= 1 ，2 … N'/2) で表される成分は垂直偏波による送信信号成分，ま

た ， m=2ιl で表される成分は水平偏波による送信信号成分となる(ただし ， N'は送信

される全サブキャリア数を表す)ため，合成後の垂直偏波復調信号 yぺ2k)，; および水平

偏波復調信号 y(HAm-I}j はそれぞれ次式のように表される.

yU)J=叫2;Z42)汁 1vj;之ペZ，i (5.16) 

Y211)J=wjZYμjZL削 +wj22)バユ1)，i (5.17) 

ただし， w(YI)〈2k)J'w(Ft){2k)j および w(Hl)(2bI)j ， w〈H2)〈2bl)J は，それぞれ垂直偏波復調信号を

得るためのブランチ重み係数および水平偏波復調信号を得るためのブランチ重み係数

である.式 (5.11)'"'-' 式 (5.15) より，式 (5.16) は，さらに次式のように変形できる.

民~~Z，' = w5~，~~ ，h5~2 肋(Y) l> imKM +w(Y2)h(H> 肋(H) Tel-伊帥
(2k)，i"(2k)，i~'(2k)，i-1 ，" • "(2k)，i"(2k)，i~'(2k)，i-1' 

(V1) ~(V) r .，，(V2) 日(H)
+W η +w η (2k),i' 1(2k),i . "(2k),i' 1(2k),i (5.18) 

式 (5.18) において，右辺第 l 項および第 2 項は，それぞれ垂直および水平偏波復

調部で受信された信号成分中に含まれる，第 I 番目のシンボルにおける第 2k 番目のサ

ブキャリア成分を表す.また，右辺第 3 項および第 4 項は，第 I 番目のシンボルにお

ける第 2k 番目のサブキャリア成分に対する雑音成分を表す.すなわち，第 l 項およ

び第 2 項が所望信号成分，第 3 項および第 4 項が不要信号成分である.式 (5.17) に

対しても同様にして次式が得られる.
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v~そ)'" = W~~.I)" ，h'<~.人仏~~.)'" , r ei伊山)，i + w~~.2~"h'<~2 "，(h'<~? '" , r e川2k-I).i
ノ(ムk-1)， i - .. (2k-1),i' .(2k-1),i ¥' .(2k-1),i-1' ~ • .. (2民ー1)，i' '(2k-1),i ¥' .(2k-1),i-1 , 

(H1) ~(H) , ...(H2) ~(V) 
+W(;k~I)，iη'('ii.-:'I)，i + Wèii.-::'í)/7(ik-I),i (5.19) 

式 (5.19) においても，第 1 項および第 2 項が所望信号成分，第 3 項および第 4 項が

不要信号成分である.

ここで，ブランチ重み係数 w(Y1)(2k)J ， w(12)(2k)i および w(Hl}(2bILt ， w(H2}(2k-l)J について考え

る.式 (5 ， 18) および式 (5 .1 9) で与えられる合成後の出力信号の所望信号成分および

不要信号成分に対して，次式を定義する.

ただし，

成叫込ムレM斗)ν戸バベi戸バ斗=Eベ柏Eイ[
mルkわk)，i = Eベ)，i-バベ=E[イ[主去かドトト1叫払山山ι弘山い(ο似川2μk

尽机札2♂弘ι;Lん-→lベ|陸喜去かト1吟札ル仏仏ばιル仏(σ仰2以k

昂椛机肱札札5弘弘札LLLいい-寸引1り)， i -骨川イ']

Wl,(2KLz.=w {(2VK1)) ,i WZ,(2KLz.=1V ((2VK2L) i 

W I,(2k-1)J.=w ((2Hk1-) ILi' 1V2,(2k-I)J=w ((2Hk2-) l)J 

hl'，(2k)J=h((2勺k),i h',(2K,LE.2h((H2K) Lz 

hlw,(2k-l)J=h((2Hk) -1)J hZw,(2k-l),i=h((2Yk) -l)J 

ηl，(2KM=η((2Vk) >,i η2，(2k)，i = η((2HK) M 

η\ ，(2k-1)，i = η((2Hk) -I),i' 17ï,(2k-1),i = η((2IFk) -lLi 

であり，また ， E[x]は x の期待値を表す.

(5.20) 

(5.21) 

(5.22) 

(5.23) 

(5.24) 

(5.25) 

(5 ,26) 

(5.27) 

(5.28) 

(5.29) 

さらに ， P/η(2k) ， i と PN(η(2k).i の比および Psm(2MLz と PJm(2MM の比をそれぞれ次式のよ

うに定義する.

D(V) 

K~~2" = ~ ~~~k)，i 
一(2k),i - D(V) 

~ N(2k),i 

(5.30) 
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D(H) 

K(H)-i  S(2k-1)ノ
ー一(2k-1),i D(H) 

このとき，

.L N(2k-1),i 

W(vl) 
(2k).i' w(F2}(2K)J および w(Hl)(2k-l)，i ，

(5.31) 

w(H2}(2bI)i は， それぞれ式 (5.30) および

式 (5.31) の右辺を最大化するように与えればよい.そこでまず，式 (5.20) および式

(5.21) を式 (5.30) に代入する.

ただし，

とする.

EI I土14仰h;ω(h;，仰-1)* ej'P(Zk).i I I 
kat=rIE 」

4 品山品め，i-1)*r
可;KLi 土|札(2

可L1i骨弘(2k)l2

Schwartz の不等式より，式 (5.32) は次式を満足する.

(5.32) 

(5.33) 

Y1V'-x-、 ， (h' '"'_"官 r
K~~2" =-!-.l信 mω，1 mω，、 m，\i.K)，1ーリ
一向，i 一 σ:;KLi

エ 11ι仰 1
2 =ポ7721仏)，i似 (2k)，iーJ*1

2

(5.34) 

式 (5.34) において，等号は、次式が成り立っときに成立する.

W~，，(2k)，i = Ç(h;，，(μ)J河川 1 (5.35) 
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ただし， c;は O 以外のスカラー量である.したがって ， Kη(2k).i を最大化する w(IFl)(2KLi お

よび w(問(2k)，i は次式のように与えることができる.

w(V1) ーいJ2)jymM-1
k)，i 一|肌J般小|収21zY問i-11

(5.36) 

wm-(MZi,YMZL-1 
,i -1帆J*脱i-11+1(砿し)Wr-l|

(5.37) 

また ， W(Hl )(2k_1) ，i および w(H2)(2M〉j tこ対しても同様に求めると，次式を得ることができる.

w(Hl) ー (H21JHZL)j-l
)，i 一 I(肌l川~~I)，i-11+ 1総1)，J* h((立1) ト11

(5.38) 

W~~_2~ ー (紘一wYhJ242-l
(2 →)，i 一 I(砕1)，i )*椛1ト11+1肌1)，i)*総1)'i-l l

(5.39) 

さて，式 (5.36)"-' 式 (5.39) で表されるブランチ重み係数は，各サブチャネルの伝

送路特性が既知でなければ厳密に導出することはできない.そこで，これらの式を以

下のように近似する.まず，伝送路特性の時間変化がシンボル長に比べて十分緩やか

であるとすると，上式は以下のように近似できる.

一(171) ~ 1Hぷl
円以)j~lM2)J|2+|hZし 1 2

1v:ヨ勾 |峨 ;1
2

ゆ )，i -1似J|2+|hjZL|2

dl 勾|似Llν1
2

zriMINt1)i|2+14LI}i|2 

(5.40) 

(5.41) 

(5.42) 
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また，この場合，式 (5.11) および式 (5.12) より，次式が得られる.

432 =hjzi(hZL-l)γ伊川+dh|hjJL|2ehz +qj;;, (5.44) 

xjZi=hJ41(hjZLlye九 (5.45) 

さらに，雑音成分が無視できるとすると，式 (5.40)'"式 (5 .45) から，ブランチ重み

係数は次式のように近似することができる.

w) 符 142LE|
i142Li|+lxjzi| 

w ア)符 14丸|
J1424+142Ll 

wl) 符 142L1)i|
214211)z|+14242l 

w) 符 141ν|
ーlν14LHxZILil

(5.46) 

(5.47) 

(5.48) 

(5.49) 

い= 1，2，・"，N'/2) 

したがって，復調信号 x(η(m) ，i および x(め(m)，i から，式 (5.46)'"式 (5 .49) で与えられるブ

ランチ重み係数を計算し，式 (5 .1 6) および式 (5.17) にしたがって合成すればよい.

また，伝送路の周波数選択性が無視できる場合は，式 (5.46)'"式 (5 .49) の代わり

に次式で与えられるブランチ重み係数を用いることにより，雑音成分の影響を軽減す

ることができる.

H
U
 

広t

川
州
一mZ
H

J
引
一
+

川
訂.
H一
川
川

一
応
t

一m
h
L
H

仇
1v

 
v
 

(5.50) 
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v 1口2) _己吋Wγ(V2) = ... = 唱wザJr円V~戸川ρ(σ仰川1η問2わ)弘応 Z |ド似x材j此刈丸刈| 

2初)ν; "(4削，; - "(仰川y川) 22g》1〉いい|ド似M陥胤x4必松必弘州:;以弘仏川川;2弘み川川iLん刈)ν」わ，;1小|ド+ 2Z罰:1

=刊w~!:~) = ... = w~~，1~符 214L|
ぺN'-I),; 三芝泊21|x必砕払jz忠払払z主ι丸ιLL斗」1以切1)，;1+νi

芝芝泊:1必必札一」引-1)';り削)ν;1
wZf)=wjif)= … =W311)J 定 N1

51421J514Ll)i| 

(5.51) 

(5.52) 

(5.53) 

以下では，式 (5.46)'"式 (5.49) で与えられるブランチ重み係数を用いた合成法を

Combining Method A (CM・A)，式 (5.50)'" 式 (5.53) で与えられるブランチ重み係数を

用いた合成法を Combining Method B (CM-B) とする. CM-A は， 10PFDM シンボル内

の各サブキャリア毎の電力比から，各サブキャリア毎のブランチ重み係数を計算する.

一方， CM-B は， 10PFDM シンボル内の垂直偏波成分および水平偏波成分の平均電力

をもとに， 1 OPFDM シンボル内の全サブキャリアに対して共通のブランチ重み係数

を計算する.

CM-B は，各偏波の 1 シンボル内の平均電力をもとに重みを導出するため，各サブ

キャリアにおける雑音電力のバラツキの影響を軽減でき，フラット・フェージングの

場合には有効な方法であると考えられる.しかし，周波数選択性フェージング伝送路

ではサブキャリア毎に信号電力が異なるため，全サブキャリアに対して共通の重みを

与える CM-B ではダイパーシチの効果が減少すると考えられる.これに対し， CM-A 

では，サブキャリア毎に重みを与えるため，周波数選択性がある場合に有効な合成法

となると考えられる.

図 5-3-1 に，提案する偏波ダイパーシチ受信機のブロック図を示す.図のように，

検波後の出力を垂直および水平偏波成分に分離した後，重み付けを行って合成するた

め，各ブランチ出力は同相で合成され，位相検出器および移相器を必要としない.

次節では，提案する 2 つの偏波ダイパーシチ受信法の伝送特性を，計算機シミュレ

ーション結果をもとに評価する.
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図 5・3・ 1 OPFDM システムにおける偏波ダイパーシチ受信機の構成

5.4 提案する偏波ダイパーシチ受信法の伝送特性

5.4.1 計算機シミュレーションのパラメータ

本節では，提案する偏波ダイパーシチ受信法 (CM-A ， CM-B) の有効性を計算機シ

ミュレーションによる BER 特性評価によって明らかにする.シミュレーションで用

いた伝送路モデ、ルは図 3・4・ 1 と閉じである.また，シミュレーションにおける主なパ

ラメータを表 5-4-1 に示す.各サブキャリアは DQPSK 変調されるとし， DFT のサン

プル点数は 128 (N) ， サブキャリア総数は 96 (N') ， ガード・インターパル長は 10PFDM

シンボルにおける有効シンボル期間(ts ) の 1/16 とする.伝送路としては，周波数選
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択性フェージングの簡易モデ、ルとしてよく用いられている 2 波モデ、ルおよび遅延波の

D凡J がすべて OdB であるような 6 波モデ、ルを仮定し，これに加えて，垂直および水平

偏波に対する交差偏波干渉および熱雑音による AWGN が存在するとする.また，簡

単のため，送受信機聞のシンボルタイミングおよびキャリア周波数は完全に同期して

いるとする.

表 5-4-1 計算機シミュレーションのパラメータ

DFT ポイント数 :N 128 

サブキャリア数 垂直偏波 48 

(全サブキャリア数 :N') 水平偏波 48 

サブキャリア変調方式 DQPSK 

サブキャリア復調方式 遅延検波・差動復号

ガード・インターパル長/有効シンボル期間: t,/ts 1/16 

電力増幅器 (HPA) の特性 線形特性

伝送路 レイリー・フェージング

(1波， 2 波， 6 波)

交差偏波識別度 (XPD) 0---15dB 

受信機におけるシンボルタイミング 既知

送受信信号聞の周波数オフセット なし

5.4.2 EJNo・BER 特性

図 5・4・ 1 に， 1 波レイリー・フェージング伝送路の場合の EbINO-BER 特性を示す.

ただし，レイリー・フェージングのドップラー周波数はシンボル周波数に比べて十分

低い (slow fading) とする.また，交差偏波識別度 (XPD) は 6dB とする.なお，都

市部において移動無線通信を行う場合，平均的な XPD は 6dB 程度であることが知ら

れている [100].
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5 15 20 

図 5-4-1 より，提案する偏波ダイパーシチ受信法によってピット誤り率が減少し，

ピット誤り率 10-2 において 5dB 以上の改善効果があることがわかる.また， CM・B の

方が CM・A に比べて僅かにピット誤り率特性が良好となっている.これは， CM-B の

ブランチ重み係数が，各偏波の 1 シンボル内の平均電力をもとに導出されており，各

サブキャリアにおける雑音電力のバラツキの影響を軽減できるためであると考えられ

る.なお，図中の点線 ("Theory (with MRC Polarization Diversity for OPFDM)") は，式 (5.8)

で示された理論式における rj を Eb刷。に換算して得られる理論カーブを示しており，

CM・A ， CM-B いずれの場合もほぼ理論特性と一致している.

次に，伝送路のフェージングが周波数選択性である場合の Eρマ0・BER 特性を図 5-4-

2 および図 5・4・3 に示す.ただし，図 5・4・2 は表 5-4-2 で示される 2 波レイリー・フェ

ージング (slow fading) の場合，図 5・4・3 は表 5-4-3 で示される 6 波レイリー・フェー

ジング (slow fading) の場合である.
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表 5-4-2 2 波レイリ}・フェージング (slow fading) 

Ray が l D/U O.OdB 
正規化伝搬遅延時間 :τ/ts 1/16 

Ray#2 D凡] O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ts 。

圃圃

-10
0 

Theory (w/o diversity) 
v!/o diversity 

平ミ￥..........._ / 
10・1

0場qCd4 A 3 

同ヒ』。 10-2 

.+,4 同
出

N=128 
10-3 

~ t g/t s=1I16 

XPD=6dB 
2・rays slow Rayleigh fading 
delayed signal : D/U=OdB, .. /1 s=1I16 

10-4 

。 5 10 15 20 

EblNo [dB] 

図5-4・2 Et/NO'・BER特'性 (2波スロー・レイリー・フェージング)

表 5・4・3 6 波レイリー・フェージング (slow fading) 

Ray#1 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ts 41128 

Ray#2 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ts 5/128 

Ray#3 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 τ/ts 6/128 

Ray#4 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ι 71128 

Ray#5 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ι 81128 (=tjts) 

Ray#6 D凡J O.OdB 

正規化伝搬遅延時間 :τ/ts 。

93 



3
0
.出
』
。
ヒ
同
局
間

10・3

100 

Theory (with MRC Polarization 

Diversity for OPFDM) 

I
 

A
U
 

唱
・
・A

DQPSK・OPFDM 、‘

N=128 

1 g/1 ,=1116 

XPD=6dB 

6-rays slow Rayleigh fading 

delayed signal #1 : DIU=OdB, ./1 ，=4/128 九、

delayed signal #2 : DIU=OdB, ./t , =5/128 '.‘ 

delayed signal #3 : DぺJ=OdB， τ/1 ， =6/128

delayed signal #4 : D.凡J=OdB， τ/t ， =71128 ‘

delaved signal #5 : DIU=OdB， τ/1 守 =8/128=1116

10-2 

104 

。 10 20 15 5 

EblNo [dB] 

図5・4・3 Eρ'1"0・BER特性(6波スロー・レイリー・フェージング)

図 5-4-2 および図 5-4-3 から，周波数選択性フェージング伝送路では， CM-A の方が

CM-B よりも伝送特性の改善効果が大きいことがわかる.例えば 2 波スロー・レイリ

ー・フェージング伝送路の場合(図 5-4-2) , CM-B では，ピット誤り率 10・2 で約 4.7dB

の改善効果があるのに対し， CM・A では，約 5.3dB の改善効果が得られ， CM・A の方

が約 0.6dB 大きくなっている.さらに，ビット誤り率 10-3 では ， CM-A の方が CM・B

よりも約1.4dB 改善効果が大きい.したがって， CM-A は，周波数選択性フェージン

グ伝送路において，より効果的な偏波ダイパーシチ受信法であるといえる.

5.4.3 XPD-BER 特性

次に，交差偏波識別度 o仁PD) に対するビット誤り率特性を図 5-4-4 に示す.ただ

し，伝送路は 2 波スロー・レイリー・フエ}ジング伝送路とし， Eb店.Jo=20dB とする.
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図5・4-4 XPD-BER特性

図から明らかなように， XPD が小さくなるほどビット誤り率が減少している.これ

は，提案する偏波ダイパーシチ受信法が，交差偏波干渉成分を有効利用するものであ

ることを意味する.シミュレーション結果から， XPD に依らず， CM-A の方が CM・B

よりも改善効果が大きく，点線で示された理論カーブともよく一致していることがわ

カ為る.

5.4-4 D/U・BER 特性

伝送路が 2 波スロー・レイリー・フェージング伝送路~である場合の，遅延波の D/U

に対するビット誤り率特性を図 5-4・5 に示す.ただし， EJNo=20dB , XPD=6dB とする.

図 5-4-5 より， D凡J が小さくなるほど，すなわち，周波数選択性が大きくなるほど

CM・A と CM・B の改善効果の差は広がっていき， CM・A の方が優れたビット誤り率特

性を有することがわかる.
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図5・4-5 D.尺J-BER特性

5.4.5 ιfs-BER 特性

15 

これまでの解析では，伝送路特性の時間変動が十分緩やかである場合について評価

したてきた.ブランチ重み係数を与える式 (5.46)"-'(5.53) は，伝送路特性に関して，

h(Y) 結 h(~: ， .. h5H，). ぉ h(H)
(m),i 

~ 

"(朋)，i-l' • .(m),i 
. - • .(m),i-l (5.54) 

が成り立つという仮定のもとで導出しているため，式 (5.54) の近似が成立しない場

合にはピット誤り率特性が劣化すると考えられる.したがって，伝送路のドップラー

周波数に対するビット誤り率特性についても解析する必要がある.

図 5-4-6 は，正規化最大ドップラ}周波数(んt.) に対するビット誤り率を示してい

る.ただし， E bINO=20dB , XPD=6dB とする.図 5-4-6 から，んt. が大きくなるほどピ

ット誤り率は増加するが，提案する偏波ダイパーシチを行わない場合に比べて， CMｭ

A , CM-B いずれの場合も伝送特性を改善できることがわかる.
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本章では， OPFDM の伝送特性の改善を図るため，新しく OPFDM の偏波ダイパー

シチ受信法を提案した. OPFDM では，各偏波におけるサブキャリアが互いに直交し

ているため，周波数オフセット補償後の復調信号において主波成分と交差偏波成分を

ほぼ完全に分離できる.そこで， DFT 後に復調された信号から垂直偏波成分と水平偏

波成分を分離し，偏波ダイパーシチを行う受信方式を提案した.

まず， 5.2 節では， OPFDM において DFT 後の各サブキャリア成分に対して， 2 ブ

ランチ最大比合成によるダイパーシチ受信を行った場合のピット誤り率を導出した.

続いて， 5.3 節では，提案するブランチ合成法として， 10PFDM シンボル内の各サブ

キャリア毎の電力比から各サブキャリア毎のブランチ重み係数を求める方法 (CM-A)

と， 1 OPFDM シンボル内の垂直偏波成分および水平偏波成分の平均電力をもとに全

97 



サブキャリア共通のブランチ重み係数を求める方法 (CM-B) を示した.計算機シミ

ュレーションにより，交差偏波干渉のある 1 波， 2 波および 6 波のスロー・レイリー・

フェージング伝送路において，提案する偏波ダイパーシチ受信法を適用することで，

ビット誤り率特性が著しく向上することが明らかとなった.また，周波数選択性フェ

ージング伝送路では，各サブキャリア毎に合成比を求める方法 (CM-A) の方が優れ

たピット誤り率特性を示すことを確認した.さらに，伝送路特性が時間的に変動する

例として， 2 波レイリー・フェージング伝送路を想定し，正規化最大ドップラー周波

数に対するピット誤り率特性を評価した.シミュレーションの結果，正規化最大ドツ

プラー周波数が高くなるにつれてピット誤り率は増大するものの，偏波ダイパーシチ

の効果は得られ，ダイパーシチを行わない場合に比べて大幅に伝送特性を改善できる

ことがわかった.
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第 6 章

結論

本論文は，高速無線アクセスシステムの伝送特性改善手法の確立を目的とし，以下

の 3 つの技術的課題に対する解決策を提案した.

(A) 光・電波融合技術を利用した高速無線アクセスシステムである FTTA システ

ムにおいて， E/O 変換部に用いられる LD の非線形入出力特性に起因する非

線形歪みと，無線伝送路のマルチパス・フェージングによる歪みを補償する.

(B) 周波数選択性フェージングに対する耐性が強いマルチキャリア伝送技術とし

て提案されている直交偏波周波数多重伝送方式において，送受信機関のキャ

リア周波数オフセットを精度良く補償する.

(C) 直交偏波周波数多重伝送方式の受信方式を工夫し，伝送特性を向上する.

以下に，上記の課題を克服すべく行った本研究の成果をまとめ，本論文の結論とす

る.

・課題(A)に対する研究の成果

• FTTA における非線形歪みおよびマルチパス歪みを補償するために，新しいニ

ューラル・ネットワーク波形等化器 (NNE) を提案した.提案した NNE では，

ニューラル・ネットワークを構成するユニットの出力関数として G(x)=x3+x で

表される 3 次関数を適用し，非線形歪み処理能力の向上を図っている.さらに，

ユニット聞を結合するリンクの結合重みの初期値として，既知データに想定さ

れる非線形歪みを与えた信号を用いた教師あり学習の収束値を設定する手法を

提案した.計算機シミュレーションによる性能評価の結果， FTTA の変調方式
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として 16QAM ， 64QAM いずれが用いられている場合でも，従来の NNE や DFE

よりも優れた補償効果が得られることが明らかとなった.

• FTTA の変調方式として 64QAM が用いられる場合， BP アルゴリズムを用いた

従来の NNE では，無線伝送路におけるマルチパスの影響によってネットワー

クが局所最小値へ落ち込み，結果として非線形歪みに対する補償効果が得られ

ない場合があることが計算機シミュレーション結果より判明した.これに対し，

提案する NNE を用いることによって，非線形歪み補償効果が増大し，シンボ

ル誤り率特性を著しく改善できることが明らかとなった.

・ 無線伝送路のマルチパスとして静的な 2 波モデ、ノレを想定し，非線形歪みを受け

た状態で，遅延波の伝搬損失，遅延時間および位相回転に対するシンボノレ誤り

率特性を計算機シミュレーションによって評価し，提案方式の有効性を明らか

にした.

-課題(B)に対する研究の成果

・ 直交偏波周波数多重伝送方式に対し，新しいキャリア周波数オフセット推定法

を提案した.従来提案されていた推定法では，受信した各偏波の自己相関値の

位相から周波数オフセットを推定していたのに対し，提案方式では，各偏波の

自己相関に加え，偏波間の相互相関も利用して推定する.計算機シミュレーシ

ヨンにより，交差偏波干渉とレイリー・フェージングが存在する伝送路におい

て，従来のものよりも優れたピット誤り率特性を有することが明らかとなった.

・ 新たに提案した周波数オフセット推定法では，フェージングの周波数選択性が

増大するほど推定精度が低下し，伝送特性が劣化することを，理論解析および

計算機シュミレーション解析によって明らかにした.

・ 交差偏波干渉と周波数選択性フェージングが存在する伝送路で，新たに提案し

た周波数オフセット推定法を適用した場合の伝送特性改善手法として，推定周

波数オフセットの前方保護法を提案した.この方式では，推定誤差が大きいと

思われる場合には，その推定結果を使用しないように制御する.計算機シミュ

レーション解析による性能評価の結果，提案する前方保護法において，推定周

波数オフセットの保護範囲を決定するパラメータ L1hr を L伽=O. lIts ， 推定周波数
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オフセットに対する信頼性評価の際の評価基準を決定するパラメータ M を

M=10 とした場合，提案方式が周波数選択性フェージング伝送路における伝送

特性の劣化を抑え，正規化ドップラ一周波数んt.=0........0.15 において，従来の周波

数オフセット推定法を用いた場合および新たに提案した周波数オフセット推定

法で前方保護を行わない場合よりも優れたビット誤り率特性を示すことが明ら

かとなった.

-課題(C)に対する研究の成果

・ 直交偏波周波数多重伝送方式において，垂直偏波および水平偏波の復調部にお

ける DFT 後の復調信号から垂直偏波成分と水平偏波成分を分離し， 2 ブランチ

最大比合成による偏波ダイパーシチを行った場合のピット誤り率を理論的に導

出した.

・ 直交偏波周波数多重伝送方式の伝送特性改善法として，サブキャリア毎または

1 シンボル毎に各サブキャリア成分の最大比合成を行う偏波ダイパーシチ受信

方式を提案した.計算機シミュレ}ションにより，交差偏波干渉のある l 波，

2 波および 6 波のスロー・レイリー・フェージング伝送路において，提案する

偏波ダイパーシチ受信法を適用することで，ピット誤り率特性が著しく向上す

ることが明らかとなった.

・ 提案した 2 つの合成法のうち，周波数選択性フエ}ジング伝送路では，各サブ

キャリア毎に合成比を求める方法の方が優れたピット誤り率特性を示すことを

計算機シミュレーションによって明らかにした.

・ 伝送路特性が時間的に変動する 2 波レイリー・フエ}ジング伝送路を想定し，

正規化最大ドップラー周波数に対する提案方式のピット誤り率特性を評価した.

計算機シミュレーシヨンの結果，正規化最大ドツプラ一周波数が高くなるにつ

れてビット誤り率は増大するものの，偏波ダイパーシチの効果は得られ，ダイ

ノミーシチを行わない場合に比べて大幅に伝送特性を改善できることが明らかと

なった.
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