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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在学中に行ったアダプティブ

アレイアンテナを用いた DS-CDMA(Direct-Sequence Code Division Multiple Access) シ

ステムにおける高速データ伝送方式に関する研究成果をまとめたものである.本論文で

は，以下に示す 6 章により構成する予定である.

第 1 章は序論であり，本研究の背景となる研究分野に関して現状と問題点を述べ，本

研究の位置付けを明らかにする.

第 2 章では，広帯域 DS-CDMA 方式を用いる高速データ伝送方式について述べた後，

周波数選択性フェージング環境下での問題点についてマルチパス干渉を中心として説明を

行う.それと共に，本研究でマルチパス干渉を抑圧するために用いられるアダプテイブア

レイアンテナの諸技術とその問題点について全般的に検討を行い，本研究の意義を明確に

する.

第 3 章では，従来の伝搬路モデルの伝搬路特性とその問題点について明らかにした後，

MTMR(Multi Transmit and Multi Receive) アダプティブアレイアンテナを用いた伝送シ

ステムに適する伝搬路モデルを提案する.

第 4 章では， DS-CDMA システムのフェージング環境下における送信電力制御方式の

原理とその問題点を明らかにした後，本研究に適用する遅延プロファイルの外挿処理を

用いたアナログ電力制御型送信電力制御を提案する.また，計算機シミュレーションによ

り，提案方式は，高速フェージング環境下において伝送特性の向上に有効であることを明

らかにする.

第 5 章では，周波数選択性フェージング下での広帯域DS-CDMA システムの設計にお

いて，高速データ伝送の実現を妨げる大きな原因となるマルチパス干渉の問題を解決す

るために，アナログ電力制御型送信電力制御を用いたアダプテイブアレイアンテナによる

ビーム制御を適用した高速データ伝送技術を提案する.計算機シミュレーションにより，

本提案方式は，マルチパス干渉によるお1(Inter Symbol Interference) の抑圧効果が高く，

多値変調方式の適用可能な確率を高くすることができるため，データ伝送における平均ス

ループットの向上に有効であることを明らかにする.

第 6 章は結論であり，本研究で得られた結果の総括を行う.
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第 1章

序論

ADSL (Asymmetric Digital Subscriber Line)[l] や FTTH (Fiber To The Home) [2] の

ような超高速インタネットサービスに対する期待の増加と共に無線ネットワークを介して

高速データ伝送を行なう多様なマルチメディアサービスに対する要求が益々増加してい

る.このような時代の流れに従って HSDPA (High Speed Downlink Packet Access)[3][4] 

や Cdma2000 1X EV-DO (Cdma2000 1X Evolution Data Only) [5] 等の第三世代の無線規

格が標準化され，符号多重や AMC(Adaptive Modulation and Coding) 技術 [6][7] の採用

によるピーク伝送速度の向上が図られている.さらに，最近では下り回線で 100Mbit/s 以

上の高速データ伝送を目指した M1MO (Multiple 1nput and Multiple Output) 技術 [8]-[10]

や OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [11ト [13] 技術のような第四世代

の無線システムのための研究 [14][15] も盛んになっている.

広帯域 D8-CDMA (Direct-8equence Code Division Multiple Access) 方式では，各ユー

ザの無線リンク状態に応じて拡散率 (8F: Spreading Factor) やマルチコード多重数，変調

多値数，さらには誤り訂正の符号化率を切り換えることでデータ伝送の高速化を図ってい

る.しかし，無線伝送で、は伝送帯域の広帯域化に伴って周波数選択性フェージングによる

マルチパス干渉の問題が生じる. D8-CDMA方式で、マルチパス干渉レベルを拡散率分の l

に抑えることができるものの，伝送速度を上げるために処理利得を l に近づけるとマルチ

パス干渉の抑圧が不十分となり，マルチパス干渉による 181 (1nter 8ymbol 1nterference) の

問題が台頭してくる.そして，このように発生した 181 は多重されたマルチコード間の直交

性を崩すように働くため，多値変調方式の適用を難しくしてしまう.このように，周波数

選択性フェージング環境下で広帯域伝送を行う際には， 16QAM (Quadrature Amplitude 

Modulation) や 64QAM のような多値変調方式が適用される確率が著しく低下してしまう.

このため，マルチパス干渉をいかに抑圧するのかが，低拡散率や多値変調方式の導入ため

の重要な鍵となり，ピーク伝送速度を向上させるための重要な課題となる.

アダプティブアレイアンテナ技術は干渉キャンセラとともにマルチパス干渉の影響を

最小限に低減する技術のーっとして良く知られている.このような技術は周波数選択性
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第 1 章序論

フェージングの伝搬路環境下でも符号多重されたトラフイツクチャネル聞の直交性を維持

しながら 16QAM や 64QAM 方式を導入することを可能にする技術である.しかし，アダ

プテイブアレイアンテナ技術を用いるときの問題点として基地局や移動局のアンテナ数

の制限があるので，どの方向にメインビームを向け，どの方向にヌルを向けるべきかとい

うビーム制御の問題が台頭する.ビームフォーミング法としては最大 SNR を得るために

受信電力が一番大きいパスにピームの方向を向ける方法が広く用いられている.この方

法をマルチパス環境で導入すると，平均的に受信電力が高い，遅延時間の短いパスにメイ

ンビームを向けることになる.しかしながら，遅延時間の短いパスは，端末の近傍の地

形・地物による反射波，散乱波あるいは回折波なので，一般的には到来角 (AOA: Angle 

of Arrival) の広がりが大きくなり，遅延時間の長いパスと到来角が近接する可能性が高く

なる.またその結果として，マルチパス干渉を十分抑圧することができず，低拡散率や高

い変調多値数の導入によるユーザレートの高速化が阻まれることになる.

この問題を解決するため，本論文では，送信機と受信機の双方にアダプテイブアレイア

ンテナを適用すると共に，ビームフォーミング時に，マルチパス干渉の影響が最小にな

る，すなわち，周波数選択性を最小化できるパスに対してメインビームを向けるアルゴリ

ズムを提案する.その際，周波数選択性の低減と受信電力の最大化は必ずしも同時には

満足されない.しかし，送信電力に余力がある場合には，送信電力制御 (TPC: Transmit 

Power Control) により，受信電力を高めることが可能となるので，周波数選択性の低減

と受信電力の向上によるユーザレートの高速化が可能になると考えられる.ただし，その

場合には，応答速度の速い送信電力制御アルゴリズムが不可欠となる.そこで，本論文で

は，伝搬路変動の予測機能を有するアナログ電力制御型送信電力制御方式も提案する.提

案方式では， DS-CDMA システムにおいてトラヒックチャネルと多重化されて送信される

パイロットチャネルを利用して，受信信号の遅延プロファイルを測定すると共に，得られ

た遅延プロファイルを外挿することで次のフレームにおける遅延プロファイルを予測し，

それに基づいて次の受信フレームにおける所要送信電力制御量を算出し，その値をアナロ

グ形式で送信機側に通知することで，伝搬路変動に対する高い追随性を有する送信電力制

御方式を実現している.

本研究では孤立セル環境下においての下り回線の DS-CDMA システムに対する伝送特

性の解釈や評価を計算機シミュレーションで行なうことによって提案技術が激しい周波数

選択性フェージングの環境下でも多値変調方式を導入することでデータ伝送速度を向上さ

せるのに有効であることを明らかにする.

本論文では，以下の 6 章で構成される.

第 2 章では，広帯域DS-CDMA 方式を用いる高速データ伝送方式について述べた後，周

波数選択性フェージング環境下で DS-CDMA 方式を導入する際の問題点であるマルチパ

ス干渉について考察すると共に，マルチパス干渉対策技術としてアダプテイブアレイアン

テナを適用する場合の問題について考察することで，本研究の意義を明確にする.

第 3 章では，従来の伝搬路モデルの伝搬路特性とその問題点について明らかにした後，

MTMR(Multi Transmit and Multi Receive) アダプテイブアレイアンテナを用いた{云送シ
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ステムに適する伝搬路モデルを提案する.

第 4 章では， D8-CDMA システムのフェージング環境下における送信電力制御方式の原

理とその問題点について説明した後，本研究に適用される，遅延プロファイルの外挿処理

を用いたアナログ電力制御型送信電力制御方式を提案する.また，計算機シミュレーシヨ

ンによって，提案方式は高速に変動するフェージングに対する追随性が高いことを明らか

にする.

第 5 章では，周波数選択性フェージング下での広帯域 D8-CDMA システムの設計にお

いて，高速データ伝送の実現を妨げる大きな原因となるマルチパス干渉の問題を解決す

るために，アナログ電力制御型送信電力制御を用いたアダプティブアレイアンテナによる

ピーム制御を適用した高速データ伝送技術を提案する.また，計算機シミュレーションに

より，提案方式は，マルチパス干渉による 181 の抑圧効果が高く，多値変調方式の適用可

能な確率を高くすることができるため，データ伝送における平均スループットの向上に有

効であることを明らかにする.

第 6 章は，本論文の結論であり，本研究で得られた結果の総括を行なう.
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第 2章

広帯域DS-CDMA方式とアダプティブア

レイアンテナ技術

2.1 緒言

第 3 世代移動通信システムとして DS-CDMA(Direct Sequence-Code Division Multiple 

Access) 方式が採択されたのは，採択当時， DS-CDMA 方式が TDMA や FDMA 方式と

比較してセル利用率やシステムの容量において優れているとされたためである.しかし，

DS-CDMA 方式において高速データ伝送を行うために帯域幅が広帯域化されるにつれ，

マルチパスフェージングを発生させるパスの数が多くなるため，これに伴って ISI(Inter

Symbol Interference) による性能劣化の問題が深刻となり，広帯域 DS-CDMA 方式による

高速データ伝送の実現に対して大きな障害となっている.そこで最近では，このような広

帯域伝送の問題を解決する対策として，干渉キャンセラや周波数領域等化器 (Frequency

Domain Equalizer)[16] などに対する研究が行われている.また，このような動きと別に，

第 4 世代の移動無線通信アクセス方式として OFCDM(Orthogonal Frequency and Code 

Division Multiplexing) [17] や OFDM ， MC-CDMA[18] などに対する研究が盛んになって

いる.本論文では，アダプテイブアレイアンテナを用いた新たなピーム制御やパス操作技

術を導入することで，広帯域 DS-CDMA 方式において周波数選択性フェージング環境下

で高速データ伝送を実現することを目的とする.

本章では，広帯域 DS-CDMA方式を用いる高速データ伝送方式について述べた後，周

波数選択性フェージング環境下において DS-CDMA 方式を導入する際の問題点であるマ

ルチパス干渉について考察すると共に，マルチパス干渉対策技術としてアダプテイブアレ

イアンテナを適用する場合の課題について考察することで，本研究の意義を明確にする.
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第 2 章 広帯域 DS-CDMA方式とアダプティブアレイアンテナ技術

表 2.1: DS-CDMA システムにおける主な技術の比較

狭帯域 (18聞95) 広帯域 (1MT-2000)

帯域 1.25MHz 5MHz, 10MHz, 15MHz, 20MHz 
上りリンク Non-coherent Coherent 
データ速度 Voice and data (-128kbps) Multimedia service (-2 Mpbs) 
誤り制御符号 Convolutional encoder Convolutional encoder +τurbo encoder 
送信電力制御 Power-based transimit power control 81R-based transmit power control 

0.5 dB fi.xed step size 0.25-1.5 dB variable step fast power control 
大容量技術 Rake receiver Adapative modulation 

Diversity Antenna technique 
(AAA, M1MO，百ansmit diversity) 

8cheduling 
1nterference canceller 

2.2 広帯域DS-CDMA方式の原理

第 3世代移動通信の標準である IMT-2000 のうち， W-CDMA は DS-CDMA 方式に基づ

いた無線アクセス方式であり， 5 MHz の帯域幅で 2 Mbit/s のマルチメディアサービスの

提供を目的として下りリンクでの高速化が図られた.表 2.1 に，第 2 世代の移動通信と第

3 世代の移動通信方式についての主な技術の変化の比較について示している.

本節では ， L 個のマルチパスがある周波数選択性フェージング環境下のチャネルモデル

を前提して，送信機と受信機の双方にアダプテイブアレイアンテナ (M本の送信アンテナ

と N本の受信アンテナ)と適応変調方式を適用した場合の広帯域DS-CDMA システムの下

りリンクについて検討を行う.まず， P個のトラヒックチャネルが多重された TCH(τh自C

Channel) の入力データをベースバンド信号発生器に入力し，上りリンク経由でフィード

バックされた変調レベル情報 (MLI: Modulation Level Information) に基づいて適応変調

信号を生成する.次に， OVSF(Orthogonal Variable Spreading Factor) マルチコードと呼

ばれる直交拡散データ列を用いてそれぞれの TCH を直交化させて多重した後，長い周期

を持つ PN(Pseudorandom N umber )コードによって拡散し，ランダムデータ列に変換す

る.その結果得られるベースバンド信号は次式で表される.

C幻

s(t) = 乞 {(\[JtdIK+ ¥lfPp) + j¥lftdQk} * c(η + k * SF)�(t -kTs 一 ηTc) ， (2.1) 
k= ∞ 

ここで， c(η) は Long PN コードの η 番目の値に該当し， \[Jt と宙P はそれぞれ TCH と

PCH(Pilot Channel) に用いられる OVSF コードであり， PCH のためにはチャネルう0' が割

り当てられる . d1k と dQk は k 番目のシンボルの同相 (In-phase) 成分と直交 (Quadrature)

成分であり ， Ts と丸は，それぞれ， 1 シンボル長， 1 チップ長である.ここで ， Ts = SF木工，

SF は拡散率 (Spreading Factor) である.

拡散された信号は基地局のアンテナ数にあわせて分岐され，基地局側のビームフォーミ
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2.2. 広帯域 DS-CDMA方式の原理

ングのためのアンテナ重みが乗算される.続いて基地局と端末聞の遅延プロファイルを

測定するため，各アンテナ素子固有のパイロットチャネルがそれぞれの信号に多重され，

低域通過フィルタ (LPF: Low Pass Filter) に入力される. LPF でフィルタリングされた

ベースパンド信号は RF部で直交変調器によって搬送波に載せられ，端末へと伝送される.

フィルタリングされたベースパンド信号は次式のように与えられる.

M-l 

Sω (t) = 乞 {s(t) * 叫 +Pi(t)} 
i=O 

(2.2) 

(2.3) Sf(t) = Sω (t) 0 hLPF(t) 

ここで ， hLPF(t) は低域通過フィルタのインパルス応答である.また ， Sω (t) はアンテナ重

みによって重み付けされた伝送信号であり， *は複素共役， Pi は 4 番目のアンテナに割り

与えられた PCH を意味する.

端末側では受信アンテナからの高周波信号がベースパンド信号に変換される.このと

き， J 番目の受信アンテナ素子における受信ベースパンド信号は次式で与えられる.

L-l 

rj(t) = 玄 w:f:shjz(t)s(t -Tz) 十円 (t) ， (2.4) 
z=O 

ここで ， WBS は基地局のアンテナ重みベクトル ， hjz(t) と η はそれぞれ下りリンクのチャ

ネルベクトルと受信信号の l 番目のパスの遅延時間に該当する.また ， L は受信信号のう

ち分解可能なパスの数を，的(t) は片側スペクトル密度 NO を持つ加法性白色雑音を意味
する.

低域通過フィルタを通過して A/D 変換された信号は二つのブロック，即ち， TCH と

PCH に分けられて処理される.ここで TCH の逆拡散処理では，伝搬路で発生する遅延

時間 (η) が補正された拡散系列の複素共役が乗積された後， 1 シンボル区間で積分される

ので ， t = mT8 + η における整合フィルタ出力は次式で求められる.

1 r(m+1)九+Tl
Yjz(m) =,;, I _ rj(t)c*(t- η)dt (2.5) 

18 Jm'l~+TI 

ただし ， C(t) はデータチャネルでの逆拡散のために用いる Long PN 系列である.一方，各

受信アンテナで受信され，逆拡散された TCH は，受信ピームフォーミングのため，重み

付け合成され，次式で表される受信信号が得られる.

ω
3
 

*
 

m
 

約山
乞
同

一
一

m
 

η
，
 

(2.6) 

そして ， p 番目の OVSF マルチコード宙p によって逆拡散された p番目の TCH のデー

タ出力勾は次式のように与えられる.

η
 

*

P

 

曽*
 

m
 

η
，
 

h
z日

1

一
向
山

一
一

m
 

p
l
 

A

N

A

 

(2.7) 
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一方，式 (2.7) から p=o ， すなわち 0番目の OVSF コード (PCH) から生成される l 番目の

遅延波に対する複素チャネル利得は，その SNR を改善するために勾フレーム間同期加算

することで，次のように求められる.

1 Tf-l 

Çz=士喜。 ηZ(m)

そして， Rake 合成の出力は次のように与えられる.

(2.8) 

zP(m) = L 2f(m) 本凸 (2.9) 

一方， AAA(Adaptive Array Antenna) のビームフォーミングに必要な，基地局と端末

の間の複素遅延プロファイルの推定は PCH を用いて，次のようにサンプリングされた出

力を整合フィルタから得ることができる.

1 r(m+1)九十η
YijZ(m) =,;, I η (t)ß*(t -Tz)dt 

.1 s Jm'1 ~+TI 

式 (2.8) と同じ方法で式 (2.10) から複素遅延プロファイルを推定すると

(2.10) 

1 SF-l 

541=tzoot11(m) 
、
、
‘
，
a

，
ノ

1
E
ム

寸
t

ム
q
A
 

〆
'
'
E、
町
、

のようになる.

Rake 受信機はビームフォーミング後のマルチパス成分を最大比合成するために用いら

れ，その出力は元の送信データを復号するために軟判定ピタピ復号器へと送られる.

2.3 アダブティブアレイアンテナの原理

2.3.1 アレイアンテナの構成

アダプテイブアレイアンテナとは複数のアンテナ素子を用い，これらの素子の出力に伝

搬路条件に応じて適切な重み付けを行った後に信号を合成することで等価的にアンテナ指

向性の制御を行う技術 [19ト [22] であり，アダプテイブアレイアンテナを受信側に用いた場

合の合成後の信号は次式で与えられる.

Yk(t) = αk((})γ (t)s(t) + ηO(t) 

仇 (t) = h(t)s(t) 

(2.12) 

(2.13) 

ここで， γ(t) は瞬時値変動， S(t) は等価ベースパンド系で表された複素信号を意味し ， Yk(t) 
は k番目のアンテナ素子の出力， αk((}) は到来角度による位相差， nO(t) は加法性白色雑音

である.
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2.3. アダプティブアレイアンテナの原理

式 (2.12) をベクトルで表現すると次式のように表現できる.

x(t) = h(t)s(t) + η。 (t)

ただし，

h(t) = [ho(t) う ・ぅ hK_ 1 (t)]T

= r(t)a(ﾐ) 

(2.14) 

(2.15) 

(2.16) 

ここで， h(t) は各アンテナ素子の 0番目のアンテナ素子に対する位相差を現すステアリン

グベクトルを示し，パスの電力レベルと方向の情報を持っているのでアダプテイプアレイ

アンテナのピームの指向性を計算するために用いられる.

a(ﾐ) = [αo(Ð) ， • ・・ぅ αK_l(Ð)]T

受信信号 y(t) にアンテナ重み W(t)H を乗じ，合成することによって次式となる.

υ(t) = W(t)HX(t) 

= W(t)Hh(t)S(t) 十 W(t)Hn(t) 

(2.17) 

(2.18) 

(2.19) 

ここで ， H はハミルトニアン演算子を表す.また， w=[ωo (t) ぃ・・ぅ ωK-l(t)F である.そ
して，到来角度。に対するアレイの利得は wHh(t) で表されるので， h(t) に対して各アン

テナ素子の複素重みを適切に制御することにより，到来方向。に対するアンテナ利得を操

作できる.即ち，アレイアンテナの構成によって生じる位相差 ak(Ð) を相殺し，すべての

アレイの出力が同相となるときに，出力信号の SN 比は最大となる.また，マルチパス干

渉や MAI(Multiple Access Interference) などの到来方向に向けて，受信される信号の利得
が 0 となるようにヌルを向けることで干渉波の対策に用いられる.

図 2.1 に 4本のアンテナを，アンテナ間隔 dで正方形に配置したアダプテイブアレイアン

テナの構成図を示す.ここで，本論文では下り回線を対象に検討するものとするとき，角

度。は，基地局アンテナでは AOD(Angle of Departure) ，端末では AOA(Angle of Arrival) 
とよばれる.端末において受信の際にアダプテイブアレイアンテナを用いる際の各アンテ

ナにおける受信信号は次式で与えられる.

2πd 
加(t) = 切o(t)exp(-jτ ゾEC080)γo(t) (アンテナ ~O) (2.20) 

2πd 
Yl(t) = ω1 (t)exp(jてに JEstd)川t) (アンテナ ~1) (2.21) 

2πd 
Y2(t) = ω2(t)αp(j-;' dcos())ro(t) (アンテナ ~2) (2.22) 

2πd 
Y3(t) = ω3( t)仰(-j一入、/反2則的ro(t) (アンテナ ~3) (2.23) 
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第 2 章 広帯域 DS-CDMA方式とアダプティブアレイアンテナ技術

Received 

signal 

signal 

図 2.1: アダプテイプアレイアンテナの構成図(円形配置)

ただし， γo(t) は O 点で受信される so(t) の受信信号であり， ω。 (t) ぅ ω1 (t) ぅ ω2(t) 及び ω3(t) 

はアンテナ ~Oヲ ~1 ， ~2 及び ~3 の複素重み係数である.従ってこれらを合成した信号は次式

で与えられる.

2πd 
y(t) = [ωo(t)exp( -j-~' ~cose) + ω1(t)ezp(j-4sM) 

入ゾ三 、乙
2πd 

+切2(t)exp(j-~' ~COSe) + ω3(t)exp( -j-~' ~sine)lγo(t) (2.24) -J士、j2

式 (2.24) を簡単に表現すると

、
、
，
，
，
J
'

v
hリ

q
L
 

つ
ム

/
l
E
、

、
、
，
，
ノ

4
'
u
 

/
l
¥
 

日
りT

 

、
、
.
，
，
ノ

A
V
 

'
T
L
V
 

J
f
t
t、W

 
一
一

、
、BE
，
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27r d , 2πd 
W(t; e) = ωo(t)αp( -j-~' ~cose) + ω1 (t)αp(j-~' ~sine) 

入J2入J2
2π d 2πd 

十町(t)ωp(j一一定cose) + ω3 (t)αp(-j一一荒川e) (2.26) 
入 v乙入v乙

であり ， W(t; e) はアダプテイブアレイアンテナの指向性を表す.式 (2.26) に示されるよ

うに， ω。 (t) から ω3(t) を制御することによって指向性が制御できる.

図 2.2 に示すように線形のアダプテイブアレイアンテナシステムへ適用すると，基地局

における基準エレメントに対する η番目のエレメントの経路差は次式のように与えられる.

dBSn = (η- l)lBscos(AOD- ねS) (2.27) 
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2.3. アダプティブアレイアンテナの原玉里

ω& 
ﾗ 
<<l 

〉、

Direction of 

MS movement 
Received 

signal 

。
，

x-axls 

図 2.2: アダプテイブアレイアンテナの構成図(線形配置)

ここで ， IBs は基地局のエレメント間隔，ゆBS は基地局のアレイ角度を示す.そして，端

末における k香目のエレメントとの経路差は次式で与えられる.

dMSk = (k -l)IMscos(AOA- ゆMS) (2.28) 

また ， IMs は基地局のエレメント間隔，ゆMS は端末のアレイ角度を示す.

このような基地局と端末側でのアダプティブアレイアンテナの経路差を用いて遅延プロ

ファイルを生成し，また端末の移動方向を考慮すると，各基地局および端末の信号は次式

で求められる.

2π2π り
Snk(t) = s(t)exp(j-~' dBSn)exp(j -~. dMSk)exp(j~tcos(AOA- ψ)) (2.29) 
入入入

ただし ， s叫 (t) は基地局アンテナ ~nエレメントから端末帥に到来する信号の複素振幅値，

入は波長，そして ψ は端末の移動方向を示す.

2.3.2 ウエイト更新アルゴリズム

アダプティブアレイの基本的な動作原理は，希望信号を十分に取り込みつつ，ヌル点を

干渉波などの不要な信号に対して向けて除去することにある.従って，アレイの出力にお

いて SINRが最大になるようにアンテナ重みを制御するアルゴリズムが最も特性の良いア

ルゴリズムであるといえる.しかし，実際に制御を行うには，アレイの特性を監視しつ

つ，アンテナ重みの制御を行うアルゴリズムが必要になってくる.代表的なアルゴリズム

11 



第 2 章 広帯域DS-CDMA方式とアダプティブアレイアンテナ技術

#1 

y( t) Array output ••• 
• 

-・・ D
ぐJ~コ:EED

x(t) ( 
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ーー-lーーーー--

Weight Control 
e(t) 

図 2.3: MMSE基準のアダテイブアレイ

として MMSE(Minimum Mean Square Error) 基準を用いた推定アルゴリズムと受信信号

の包絡線を一定に保つ CMA(Constant Modulus Algorithm) 等が知られている [23].

ここでは，一般的に良く用いられる MMSE基準を用いた場合のアンテナ重みの最適化

について説明する [24]. アレイアンテナの出力 y(t) をできるだけ参照信号 d(t) に近づけ

るよう最適化されたアンテナ重みを求めるために，評価関数として参照信号と受信信号の

差，即ち，受信信号の誤差を表す関数として

J = E[ld(t) -y(t) 12] (2.30) 

= E[ld(t) -w(t)Hx(t)12
] (2.31) 

= E[e(t)e*(t)] (2.32) 

を考える.この式を書き換えると

J = E[(d(t) -w(t)Hx(t))(d*(t) -x(t)Hw(t))] (2.33) 

= E[ld(t)12 
- d(t)x(t)Hw(t) -w(t)Hx(t)d*(t) + W(t)HX(t)x(t)Hw(t)] (2.34) 

=乃 +pxd(t)Hw(t) -w(t)Hpxd(t) + w(t)HRxx(t)w(t) (2.35) 

となる.ただし

Rxx(t) = E[x(t)x(t)H] (2.36) 

12 



2.4. DS-CDMA方式へのアダプティブアレイアンテナの適用

Pxd(t) = E[x(t)d*(t)] (2.37) 

であり， Rχx( t ), P xd ( t ) はぞれぞれ，受信信号聞の相関行列及ぴ，受信信号と参照信号の
相関ベクトルである.式 (2.30) の評価関数を最小にする最適アンテナ重みは ， w(t) に関

する傾きが 0 になる点を求めればよい.この式の偏微分は

δJ 
8~ = 2Rxxw(t) -2Pxd (2.38) 

となるので，右辺を 0 とすることにより，最適なアンテナ重み Wopt(t) は時式のように与

えられる.

Wopt = Rxx -lpxd(t) (2.39) 

一方，式 (2.39) を逐次更新型にしたものが RLS(Recursive Least Squares) アルゴリズム

[25] であり，アルゴリズムは以下の通りである.まず，アンテナ重みベクトルとアンテナ

重みベクトルの共分散行列をそれぞれ次式のように初期化する.

Wo - [1 ぅ 1 ，...， 1]T

Po = 81 

(2.40) 

(2.41) 

ただし， 1 は単位行列を表し， 8 は十分に大きな定数を表す.初期化後，重みベクトルを

次式によって更新する.

kn 

Pn 

W札

Pη-lXn(X;;P n-lXn + んt1

(P n-l -knx;;P n-l)入一 1

W(n-l) + enkn 

(2.42) 

(2.43) 

(2.44) 

ただし ， kn はカルマン利得であり，りは en の分散，入は 0< 入~ 1 を満たす忘却係数であ

る.また，添え字の η は逐次更新ステップ数を表すものとする.

図 2.3 に MMSE 基準としたときのアレイアンテナシステム構成を示している.参照信

号を用いて逐次的にアンテナ重みを更新することでアレイの出力 ν(t) を参照信号 d(t) に

近づけ，最適アンテナ重みを計算する.参照信号としては既知シンボルで構成されるト

レーニング系列が用いられる.

2.4 DS-CD乱1A方式へのアダフティブアレイアンテナの適

用

2.4.1 DらCDMA方式におけるアレイ合成法

DS-CDMA送受信機システムの受信側にアダプテイブアレイアンテナを導入する場合に

は， Rake 受信機の動作を考慮したアレイ合成法がよく考えられている.特に，アンテナ

13 
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#1 
YO 

YK-1 

e 。

Weight Control eK-1 

図 2.4:空間フィルタリング

Rake receiver 

Finger #L-1 

Finger #0 

do 

d K-1 

数の制限の問題から多少余裕がある基地局システムではアレイアンテナと Rake 受信機を

組み合わせた空間フィルタリング (Spacial Filtering) 方式が良く用いられている [27]. そ

の組合わせによって様々なシステムの構成が可能であるが，一般的に考えられるシステム

は図 2.4に示す方式である.アレイの合成を逆拡散後にする方法もあるが，その場合は各

アンテナ素子の出力とパスごとに逆拡散器，全体N*L個のフインガ (Finger) が必要とな

るのでシステムが複雑になりやすい.それに対し図 2.4の方式の場合はパスごとにただ一

つのフインガでよく，全体で必要となるフィンガは N個となる.アレイアンテナを用い

て信号を合成することによって，希望パスに対してはビームを向け，他のマルチパスに対

しては干渉波として扱い，ヌルを向けるようになる.アダプテイブアレイアンテナでは，

このように相闘がないパスを干渉波として扱うことで抑圧できる一方，パスダイパシチ効

果が得られなくなる恐れがある.

しかしここで， Rake 受信機を用いることによって，遅延時間の差があるパスを合成す

ることが可能となる.そこで，アレイアンテナと Rake 受信機を用いた空間フィルタリン

グというビームフォーミング方法が考えられる.この方式では，それぞれのフィンガには

相関がないマルチパス成分を抑えるヌルステアリングを行い，相関を持つパスに対しては

アンテナ重みを調整することによって，同じパス遅延時間，すなわち一つのチップ周期に

入ってくるパスに対してビームフォーミングを行い，最後にダイバシチ効果を得るために

それぞれのフインガの出力に対して最適合成を行なう.

図 2.5 にこのような空間フィルタリングの概念を示す.図 2.5(a) では，フインガ ~O と同

14 
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図 2.5: ビームパターンと Rake フインガとの関係

じタイミングであるパス仰とパスドに対してはビームを向ける反面，他のマルチパスに

対してはヌルを向ける.同じく，図 2.5(b) では，フィンガ ~N -1 に対して，パス ~L -1 

を選択するが，他のマルチパスに対してはヌルを向けることによって干渉波を収める.そ

して，最後に図 2.5(c) では，それぞれの Rake フインガの出力をパスダイパーシチ効果を

得るために最大比合成を行なう.

従来， DS-CDMA システムの上り回線で受信機においてアダプテイブアレイアンテナ

を用いる場合には，システムの容量が干渉によって制限されるので MAI(Multiple Access 

Interference) に対する対策として利用されている.具体的には，マルチユーザ検出や送信

電力制御とアダプティブアレイアンテナの併用などが最近注目を集めている [28].

一方，下り回線でのビームフォーミングの目的は，上り回線のように信号を区別して性

能を上げることよりも，端末側で目標 FER(Frame Error Rate) を満たす十分な電力を確

保できるなら基地局での総送信電力を低減することにある.また，下り回線のビームパタ

ンについては増幅器やフィルタなどによってその位相や振幅の応答に影響を受けて指向性

に変化が生じてしまう可能性がある.したがって，希望しない方向にビームを向けないよ

15 
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図 2.6: 下り回線でのマルチパスの問題

う，システム設計の際にキャリプレーションなどの注意が必要となるため，今まで上り回

線のように多くの研究はなされていない.また， PCH とビームフォーミングされている

ユーザ TCH との伝搬路の経路が異なってくるので基地局から全ユーザに向ける PCH だ

けでは TCH に対する正しい情報が得られない可能性がある.そこで，図 2.6 のように個

別 PCH を用いて TCH と同じくピーム制御することによって異なる伝搬路の問題を解決

している [29].

図 2.7 に基地局の発射角 (AOD) に応じた最適な主ビーム制御法として三つの例，すな

わち，全パス AOD指向性送信法，平均 AOD指向性法，そして受信電力最大パス AOD指

向性送信法を示す [30]. このような方式では上り回線で推測された AOD に基づいて下り

回線のビームフォーミングを行っている.

1. 全パス AOD 指向性送信法

図 2.7 の左にすべてのパスに対して，各パスの AOD に主ビーム生成する送信ビーム

16 
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1.全パス指向 2. 平均指向 3. 受信電力最大パス指向

図 2.7: AOD 推定に基づく指向性ビーム送信法

生成法を示す.本方法における送信アンテナ重み Wall は，次式により求められる.

L a(ﾐz) 
Wall = 

z=o (2.45) 

11 乞 a(Ðz)11
z=o 

ここで ， Ðz は上り回線で検出されたマルチパスの AOD ， Kmω-1 は Rake フインガ

の数， Ðz はステアリングベクトルである.

2. 平均 AOD 指向性送信法

図 2.7 の中央に R品配合成に用いた各パスの AOD を受信電力で重み付け平均した

AOD，即ち O品切に主ビームを向けて送信する送信ビーム生成法を示す.本方法にお

ける送信アンテナ重み， Wα開は，次式により求められる.

W品開 = a(ﾐave) (2.46) 

式 (2.46) における Oαve は，上り回線で検出した各パスの受信電力及び AOD を，そ

れぞれ Sz ぅ Ðz とすると次式より求められる.

Kmax-1 

Z Szﾐz 

84UE=K;:-l 

11 玄品 11

3. 受信電力最大パス AOD 指向性送信法

(2.47) 

図 2.7 の右に上り回線で測定した Rake 合成に用いた各パスの受信信号のうち，受

信信号電力の最も大きいパスの AOD，即ち Ðmax ~こ主ビームを向けて送信する送信

17 
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ビーム生成法を示す.本方法における送信アンテナ重み ， WmaX は，次式により求め
られる.

Wmax = a(Bmax) (2.48) 

2.4.2 遅延プロファイルを用いたビームフォーミング法

本節では，本研究で用いる遅延プロファイルを用いたビームフォーミング法について

説明を行い [26] ，その特徴や従来方式との比較について述べる.図 2.8 に従来の遅延プロ

ファイルを用いたビームフォーミング法のシステム構成を示す.図 2.8 において，受信機

では各アンテナ素子で受信された信号の PCH により，遅延プロファイル測定器において

遅延プロファイルの測定を行なう.そして，畳み込み積分演算器を用いて測定された遅延

プロファイルと予め用意された既知 QPSK信号を畳み込み積分することにより，擬似受

信信号を生成する.ここで，送信されたと仮定される QPSK信号の情報シンボルを d(t)

とすると，擬似受信信号 x(t) は次式で与えられる.

x(t) = 乞 h(t) * d(t- η丸)<5 (t - 叫) (2.49) 
η=0 

ここで， r は RMS アルゴリズムの更新周期 ， Tc はチップ長を表す.ただし，

L-l 

h(t) = 乞[九0<5(t 一角)ぅ ., fば 1<5 (t 一角)] (2.50) 
1=0 

ここで ， h(t) は測定された伝搬路のインパルス応答を表し，千l， k とカは k 番目の素子にお
ける l 番目のパスにおいて測定された複素振幅と遅延時間を表す.

以上のように擬似受信信号の生成は実際の伝送とほぼ同じで，伝搬路のみが異なってい

ることが分かる.擬似受信信号を用いたアンテナ重みの計算では，実際の伝搬路を測定

し，それを受信機側で仮想的にモデル化するという意味が考えられる.遅延プロファイル

を用いたピームフォーミング法では，既知信号を送信フレームに挿入せずに受信機の各ア

ンテナ素子で測定した遅延プロファイル情報のみを用いてビームフォーミングを行なうた

め，既知信号を送信フレームに挿入する方式に比べて送信フレーム利用効率が高くなる.

またさらに，遅延プロファイル情報のみでアンテナ重みの計算が行なえるため， TCH の

シンボルレートとは独立に適応アルゴリズムのアンテナ重み更新回数を設定できる利点が

ある.また，従来方式では蓄積されたフレームの先頭より受信シンボルを仮判定し，アン

テナ重みの更新を行ないながらアレイの出力を決定するが，このとき従来方式では，更新

アルゴリズムの引き込み特性を向上させるために，受信各フレームの先頭に既知のトレー

ニング系列を挿入し，トレーニング区間ではトレーニング系列を参照信号としてアンテナ

重みの収束を行なう.このとき，アンテナ重みの収束特性はトレーニング系列区間で高速

に最適値に近づき，さらにこのようなトレーニング系列区間を長くすればするほど重みは
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図 2.8: 遅延プロファイルを用いたアダテイブアレイアンテナの構成

最適値に近づくと考えられる.しかし，トレーニング系列区聞が長くなればフレーム利用

効率が著しく劣化し，情報伝送速度が低下するいう問題がある.

これに対して遅延プロファイルを用いた方式では，アンテナ重みの収束はすべて既知シ

ンボルで行なわれるため，重み更新処理が非常に良好に行なえるほか，送信フレームに

アンテナ重み更新のためのトレーニング系列が不要となり，従来方式と比較して大幅なフ

レーム利用効率の改善が得られる.さらに，アンテナ重みの収束のために行なう遅延プロ

ファイル測定は PCH を用いて行なわれるため， TCH におけるフレームの周期とは独立

に設定でき，伝搬路状況に応じて指向性パターン収束周期を適応的に変えることが可能で
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ある.

2.5 DS-CDMA方式におけるアダフティブアレイアンテナ

の問題点

本研究では， DS-CDMA方式にアダプテイブアレイアンテナを適用して，下りリンクで

の高速データ伝送を行う際の問題点を挙げ，これを克服する方式として， 4章で提案され

るアナログ電力制御型送信電力制御と合わせて，第 5 章におけるピーム制御技術を用いた

高速データ伝送方式を提案する.以下は本研究が解決する問題をまとめたものである.

20 

周波数選択性フェージング環境下でのマルチパス問題

広帯域DS-CDMA方式において高速データ伝送を行うためには，周波数選択性フェー

ジングによるマルチパス干渉の問題を克服しなければならない.データ伝送速度が

低い場合，すなわち， SF(Spreading Factor) が高い場合はマルチパス干渉を l/SF に

抑えることができるものの，データ伝送速度を向上させるために， SF を低くした場

合はマルチパス干渉を抑圧する能力を失い，シンボル間干渉の問題が生じる.この

シンボル間干渉はチャネル間直交性を崩すように働き，多値変調方式の導入を阻ま

れる大きな原因となり，ピーク伝送速度の低下を招く問題に繋がる.

MTMRアダプティブアレイアンテナに適する伝搬路モデルの必要性

ピームフォーミングを適用する場合， AOA と AOD をパラメータに含む伝搬路モデ

ルを用いて評価を行なわなければならない.なぜなら，広帯域 DS-CDMA伝送では

信号が地形・地物によって反射波，散乱波，あるいは回折波などによって多くのマ

ルチパス干渉が発生されるからである.そこで， MTMR アダプテイブアレイアン

テナを用いて基地局と端末の間でビームフォーミングを行なうとき，マルチパス干

渉波に対する制御をするためには個々のパスに対する伝搬路情報が必要である.

高速データ通信に適する送信電力制御方式

広帯域 DS-CDMA システムの下りリンクで，アダプテイブアレイアンテナを用いて

高速データ伝送を行なうためには， 64QAM(Quadrature Amplitude Modulation) 等

の多値変調方式の導入が必要となるが，現在の離散送信電力制御方式では変調方式

の切り替えが頻繁に発生した際の急激な電力の変動分を補うための追随'性が劣って

いる.また，準静止状態であっても，目標とする多値変調方式が適用されるまでは

数フレームの遅延時聞が必要となる.このため，現在の方式では伝送速度が早くな

るにつれて急激なフェージングの変動に追随できないだけではなく，適応変調方式

の導入に対しても障害となるので，第 4 章ではアナログ型送信電力制御方式という

新しい概念の送信電力制御技術を導入することでこの問題を解決することにする.



2.6. 結言

マルチパス干渉を抑圧する効率的なビーム制御技術

広帯域 DS-CDMA システムの下りリンクで高速データ伝送を行うためには， SF を

低くし，適応変調方式を導入する方法が考えられるが，このとき同時に周波数選択

性フェージングによるマルチパス干渉の問題が台頭する.既存の基地局でのアダプ

テイブアレイアンテナシステムの主目的は総送信電力の低減にあるのに反して，本

研究では広帯域 DS-CDMA システムでの高速データ伝送を行うとき，適応変調方式

の導入の大きな障害となるマルチパス干渉を抑圧するために，アダプテイブアレイ

アンテナ技術を用いることにする.その際，基地局と端末ではアンテナエレメント

の自由度の制限による干渉波の抑圧の限界があるので，このような問題を乗り越え

ながら，端末側での受信 SIR の向上させる新しいピームの指向性制御に対する工夫

が必要となる.

2.6 結言

本章では，周波数選択性フェージング環境下での広帯域 DS-CDMA システムとアダプ

テイブアレイアンテナシステムの原理を簡単に説明した後， DS-CDMA システムにアダ

プテイブアレイアンテナを適用する際の問題点等についてマルチパス干渉を中心として検

討を行った.また，本研究で用いる遅延プロファイルを用いたピームフォーミング法の原

理について述べた後，下り回線でのマルチパス干渉対策技術としてアダプティブアレイア

ンテナを適用する場合の問題について考察することで，本研究の意義を明確にした.
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第 3章

広帯域DS-CDMAシステムの伝搬路特性

3.1 緒言

本章では，従来の伝搬路モデルの伝搬路特性とその問題点について明らかにした後，

MTMR(Multiτransmit and Multi Receive) アダプテイブアレイアンテナを用いた伝送シ

ステムに適する伝搬路モデルを提案する.

3.2 広帯域伝搬路の特徴

3.2.1 マルチパス伝搬路

第 3 世代移動通信からは第 2 世代移動通信とは異なり，伝送速度の向上に伴う周波数選

択性フェージングによるマルチパス問題が深刻な問題となる.マルチパスの時間遅延の程

度を示す指標のーっとして，平均遅延スプレッドムがあり，次式で定義される.

ι = E[(Tk，i ーテ?l (3.1) 

ただし，各遅延波は互いに独立であり ， Tk.i は k 番目のユーザのマルチパス信号の中で t

番目の遅延波である.そして，テは，平均遅延時間である.ここで，任意の 2系統のマル

チパス成分のみを考えると，その遅延スプレッドは次式で表される.

E[(Tk ,l - Tk ,0)2] = E[((Tk ， l ーテ) -(Tk ，O ーデ?]

= E[(Tk， l ーデ)2] -2E[( Tk ， l ーデ) (Tk ，O ーデ)] + E[(Tk ，O ーテ?]
= 28; -2E[民向，0 ーデTk，O ーデTk， l + 子2]

-263 

(3.2) 

式 (3.2) において，各パスの到来時間差が 1 チッフ。長九より大きい，つまり， ITk,l -Tk,ol > 
Zの場合を想定しており，この場合， 2系統のパス聞の相関がないものとしている.式 (3.2)
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より，二つのマルチパス聞における遅延スプレッドは 261 である.したがって， 2�; > T'j;, 
または ι/丸> 1/v0.なら，二つのマルチパスの聞は相関がないことになる.チャネルの
コヒーレンス帯域幅広は二つの周波数のところで受信信号の振幅間の相関が 0.5 の場合，

その周波数間隔をそのチャネルのコヒーレンス帯域幅と定義している [31][32]. このチャ

ネルコヒーレンス帯域幅は Bc = 1/2πムと表され，遅延スプレッドにより決まる.チップ

として矩形波を用いた場合の DS-CDMA信号の信号帯域幅は B = 2/乙であることから，

ðy/乙の比は，次式で表される.
�y 

Tc 

3.2.2 一様フェージングチャネル

B 
(3.3) 

4πBc 

ðy が Tc/4π より小さいほど， RF信号帯域幅はコヒ)レンス帯域幅より小さくなる.信

号帯域のスベトラムの中で振幅のフェージングの相関が高いとき，このようなチャネル

状態を指して一様フェージングと言及している.言い換えると，マルチパスチャネルの周

波数応答が信号を含む帯域に渡り，ほぼ一様の振幅や位相特性になっていることを意味す

る.一様フェージングチャネルの場合，相関を保つマルチパス成分の位相が一致している

ので互いに相互作用して増幅したり，相殺したりして潜在的な深いフェージングの現象を

起こすようになる.

ム < Tc/4π という条件は ， ðy /え> 1/V2という条件を同時に満足するので一様フ
エ}ジングチャネルにおいては，パス間相関性を持つようになり，このようなチャネルを

狭帯域チャネルと呼ぶ.若干の遅延時間の差を持って到来する二つのマルチパス成分は

ドップラーシフトの影響によって無相関になる可能性に注目する必要がある.これは無相

関の程度がドップラーシフトによって影響を受けるということを意味する.

3.2.3 周波数選択性フェージングチャネル

平均遅延スプレッドがチップ周期より大きい場合，すなわちム>丸/4π の場合，信号

の帯域幅がチャネルのコピーレンス帯域幅より大きく，信号帯域内でスペクトルの振幅と

位相が一様でなくなるため，周波数選択性フェージングと呼ばれている.そして，この条

件と合わせて，それぞれのパスの聞に相関性がないとき，すなわち ， ðy/え > l/J互のと
き，そのチャネルを広帯域チャネルと呼ぶ.広帯域チャネルでは周波数選択性フェージ

ングが発生し，マルチパス成分は無相関特性を示す傾向がある.また，マルチパス成分の

位相がそれぞれ異なるので互いに増幅したり，相殺されたりする可能性が少なくなるので

一様チャネルと比較してチャネル変動の範囲が小さくなる [33].
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3.3. 従来チャネルモデルの伝搬路特性とその問題点
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図 3.1: ITU Vehicular-B モデル

3.3 従来チャネルモデルの伝搬路特性とその問題点

図 3.1 に STSR(Single Transmit Single Receive) 無線通信システムで多く用いられてい
る伝搬路モデルである一次元のインパルス応答のモデルを示す.しかし，このような従来

の伝搬路モデルの問題点として MTMR アダプテイブアレイアンテナなどのアンテナシス

テムで必要となる AOD と AOAが含まれていない問題点が挙げることができる.受信遅

延プロファイルの測定においては，遅延時間の分解能以下の遅延時間差で到来した素波

は，同一遅延時間に縮退した状態、で観察され，素波ごとの AOD や AOA などの角度情報

が失われている.そのため，従来のインパルス応答をサンプリングしたモデルに対して，

AOD や AOA などの素波ごとの角度情報をモデル化するか，これらの角度情報がモデル

化されているものを用いる必要がある [34][35]. また，従来の時空間伝搬路モデルとして，

様々な幾何モデルと統計モデルがあるがこのようなモデルさえも素波ごとの AOA の空間

情報は述べられているが AOD の情報までモデル化されているものは殆どない.

以下に従来の時空間モデルを複数説明する.

Lee モデル

図 3.2 に， Lee モデルを示す.これは空間ダイパーシチの特性を評価する際に必要

となる受信信号の相関値を推定するのに用いられるモデルである.このモデルでは，

移動局の周りで散乱体を円形状に等間隔に配置する.そして，各散乱体は移動局の

周りに起こる散乱を代表し，有力散乱体と呼ぶ.一般に，各アンテナエレメントにお

ける受信信号の相関値は到来信号の角度広がりとアンテナエレメントの間隔によっ

て決まり，角度広がりやアンテナエレメントの間隔が大きくなるにつれて相関値は

小さくなるため，ダイパーシチ利得は向上することが知られている .N個の散乱体

が一様に分布されるとものし，円形の半径を R， 散乱体を BS からの見通し内にあ
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図 3.2: Lee モデル

るとすると，信号の到来角度は次式で表せる.

R ， 2π 
仇= ;: sin C，:~ i) , i = 0, 1γ ・・ぅ N -1 

D~ -'N (3.4) 

ただし，信号の到来角度を ψ， D は基地局から移動局までの距離を表す.到来角度

より，二つのエレメントにおける狭帯域信号の相関は次式で与える.

1 N-l 

r(州 R， D) = 方言 αp[-j27rd州ゆ0+ 仇)] (3.5) 

ただし ， d はアンテナエレメント間の距離，ゅ。は基地局のアンテナエレメントの中

央値から移動局までの直線方向と x軸がなす角度を意味する.

GBSBCM 

GBSBCM(Geometrically Based Single Bounce Circullar Model) はマクロセル用モ

デルとしてモデル化されている.マクロセル環境では基地局が高く，散乱は移動局

の周辺でのみ起こると仮定されるため，散乱体を移動局の周辺に最大の遅延時間に

より決定される距離 Rm を半径とする円形状内に配置する.そして，各パスについ

て，散乱体における一回反射のみを考え，散乱体配置図から，信号の到来角 (AOA) , 
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図 3.3: GBSBC モデル.

遅延時間 (TOA) と振幅の電力を決定しモデル化している.図 3.3 に GBSBCM の散

乱体の配置分布図を示す.このモデルでは，到来角 (AOA) のみがモデル化されてお

り，基地局における到来角と遅延時間の累積確率密度関数は次式で与えられる.

r iD2-r2c2)(D2c-2Dr凸08φ+r2c3 ) D2 -2rcDc08φ+r2C2 < 2R~ 
1r，φ(7うゆ) = < ~ 4ゆR~(Dc08φ-rc)3 rc-D∞sφ 一日m

I 0 otherwise 
(3.6) 

また，移動局における信号の到来角 (AOA) と遅延時間 (TOA) の累積確率密度関数

は次式で与えられる.

f iD2_r2 c2 )防一一一おき三三 2ι
fr ,<þ( 7， ゆ) = < ̂ 4ゆR弘 (D∞時一 C)3

I 0 otherwise 
(3.7) 

ここで， 7 は遅延時間， c は光速，ゅは信号の到来角 ， D は基地局と端末の距離を

示す.

GBSBE乱f

GBSBEM(Geometrically Based Single Bounce Elliptical Model) はマイクロセル用
のモデルとしてモデル化されている.マイクロセル環境では基地局，端末ともにア

ンテナの高さが十分低いため，基地局と端末の周りには同じくらいの散乱，反射が

起こるものと考えられる.そこで，散乱体を基地局と端末を焦点とする楕円形のなか
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図 3.4: GBSBE モデル.

に配置する.図 3.4に GBSBEM における散乱体の配置分布図を示す.ここで， αm

bm は楕円の長軸と短軸を表し，最大の遅延時間により以下のように決定される.

CTm 
αm 二万一 (3.8) 

bm = ~VθT~ -D2 (3.9) 

ただし， C は光速， Tm は最大遅延時間， D は基地局と移動局の距離を示す. GBSBEM 

では，信号の到来角 (AOA) のみがモデル化されており，基地局と端末における到来

角 (AOA) と遅延時間 (TOA) の累積確率密度関数は次式で与えられる.

( (D2-r2c2 )(D2c-2DTC2COSゆ+T2é)
|3E<T<7m  

fT，ゅ (Tうゆ) = ~ 初日mbm(Dcosφ-TC)3 C ー

I 0 otherwise 
(3.10) 

ただし ， T は遅延時間， C は光速，ゅは信号の到来角 ， D は基地局と端末の距離を

示す.

G羽TSSUS

図 3.5 に GWSSUS モデルを示す.この GWSSUS(Gaussian Wide Sense Stationary 

Uncorrelated Scattering) モデルは統計量に基づく伝搬路モデルであり， Lee モデル

28 



3.3. 従来チャネルモデルの伝搬路特性とその問題点

ω
-
V〈
m
w
l
k
同

K-th scatterer cluster 

BS 
x-axls 

図 3.5: GWSSUS モデル.

と同様，主に各アンテナエレメントにおける受信信号の相関値を推定するのに用い

られるモデルである.このモデルでは，散乱体を空間的にクラスタとしてグループ

化し，クラスタごとに到来角，遅延時間を統計量に従って決定しモデル化する.そ

のため，幾何モデルに対し，比較的少ない計算量でモデル化可能である.しかし，

クラスタの位置，クラスタに含まれる散乱体数を統計的に基づいて決定するために

厳密性に欠ける.受信信号は次式で与えられる.

D-l 

x(t) = L Vμ(ト Tk)
、
1
1

ノ

t
l
よ

T
I
よ

q
d
 

〆
，E
E
、
、

ここで ， x(t) は受信信号， s(t) は送信信号， D をクラスタ数で，叫を複素ガウス変

数を示す.

本研究では様々な広帯域伝送システムに柔軟に対応でき，各素波ごとの AOD や AOA と

いった角度情報をモデル化できるモデルとして， MTMR アダプテイブアレイアンテナシ

ステムに適する時空間伝搬路モデルを導入する [36].
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3.4 アダプティブアレイアンテナの伝送特性を評価するため

の広帯域ワイヤレス伝搬路モデル

3.4.1 伝搬路モデルの特性

伝送システムの評価モデルとして，広帯域システムにも対応できる時空間伝搬路モデル

でなければならない.一般に デジタル無線通信システムでは データは伝送速度に応じ

て離散的に一定時間間隔で送信され，受信特性はデータを判定するタイミングでサンプリ

ングされるため，受信遅延プロファイルは離散的なインパルス応答として次式でモデル化

される.

M-l 

h(T) = 乞 hið(T -iムT) (3.12) 
i=O 

ただし ， hi は各パスの複素振幅， T は伝搬路の単位遅延時間，ムァは 1 シンボル間隔 (CDMA

の場合は 1 チップ間隔)， Mは伝搬路のパス数を示す.このチャネルのインパルス応答 h(ァ)

を用いて，伝搬路を通過した出力シンボル仇は入力シンボル九に対して次式のように表

わされる.

M-l 

Yk = 玄 h仇-i+NO (3.13) 
i=O 

時空間伝搬路モデルは，散乱体を配置し，各素波ごとにモデル化を行うために，各素波の

AODう AOA をモデル化することは可能であり，従来の時空間伝搬路では， AOD , AOA は

個別にモデル化されていた.しかし，送受信機共に複数のアンテナ素子を用いる MTMR

システムでは，一つの素波が送信機においてどの角度で送信され，どの角度で受信された

かというように， AODう AOAが一体化したモデルが必要となる.そこで，本研究で提案

する時空間伝搬路モデルは， AODう AOAが一体化したモデルであることが一つの条件と

なる.

一般に伝搬路特性は，大別して以下の三つに分けられる.まず，距離減衰は基地局と移

動局間の距離の変化に伴う変動を示し，これによる長区間中央値は指数的に減衰する.次

に，短区間中央値変動があり，数十 m程度の区間にある散乱反射による緩慢な変動を示

す.そして，数十 m程度の区間での急激な変動を見せる瞬時値変動がある.距離特性と

しては，距離の n乗に比例するモデル，短区間中央地変動としては対数正規分布が多く用

いられており，その場合の平均受信電力は次式で与えられる.

PR,dB = PT,dB -PLdB(lm) -10nloglOd + X82 (3.14) 

ここで ， PR，dB は受信電力 ， PT.dB は送信電力を示し，伝搬損失に関する項は，送信機か
ら距離が 1m の地点の伝搬損失 PLdB (lm) ， 距離 1m 地点の受信電力に対する伝搬損失
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x-axls 

図 3.6: 一回反射モデル

10nlo91Od ， そして平均ゼロ，分散 82 のガウス分布しているランダム変数 X".2 である.た

だし，ここでは，川ま伝搬環境による伝搬定数を示す.

実際の伝搬路では信号に反射，散乱，回折が起こるたびに位相が変化する.その変化

は地物の反射，散乱，回折の係数によって決まる.実際の伝搬路の地物の種類が多く，反

射，散乱，回折に対する係数が異なる.そのため，位相の回転はランダムな変数として与

えることができる.図 3.6 に，本研究で用いる一回散乱モデルを示す.図 3.6 に示される

ように，基地局は原点に存在するものとし，端末の位置は任意に決定されるものとする.

本モデルでは，一回散乱モデルが用いられるので， MS 近傍の散乱を発生するために，端

末 (MS) を中心としたエリアの半径を決定し，その円内に散乱体を一様かつランダムに配

置するとともに，遅延時間の長い遅延波を発生させる散乱体として，基地局 (BS) を中心

とした散乱体の半径を決定し，その円内に散乱体を一様かつランダムに配置している.こ

こで，散乱体を配置するパラメータとして，まず， BS の周りの散乱体を配置するための

BS の周りの半径， MS の周りの散乱体を配置するための MS の周りの半径， BS と MS の

周りの散乱体数の比，そして全散乱体数がある.以上の幾何学的配置に基づき，各パスは

散乱体によって一回反射され， BS から MS に到来するものとし，各パスの AOD や AOA

を幾何的に求めることとする.

無線通信システムでは，送受信フィルタが，伝送速度に応じて決定されており，また受

信遅延プロファイルは送受信フィルタのインパルス応答及び、伝搬路のインパルス応、答の畳

み込みで与えられ，測定される受信インパルス応答の分解能はシンボルレートあるいは

チップレートの逆数で与えられるため，本モデルでは，分解能の値以内の遅延時間差で到

来する素波は受信側で、は一つのパスとして縮退し，観察されるものとする.また，本論文

の目的は， AOD や AOA といった各素波の空間情報を有しつつ，なお縮退している各遅延

波の電力は，実際の伝搬路の性質を反映させ，遅延時間に対して指数的に減衰し，かつ，
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図 3.7: 遅延プロファイル

対数正規分布に従ってランダムに変動するものとしている.また，散乱体の数が増すと一

つの遅延波に複数の素波が縮退する可能性が高まる.そこで，縮退したパスの包絡線分

布は一般性を考え，ライス分布に従うものとする.ここで，各チップに複数の素波が存在

する場合，任意の l 波をランダムに，直接波として選択し，残りは散乱波とする.また，

直接波の電力と全散乱波の電力の比が常に Rician ファクタ K となるように電力を分配す

る.ここで， Rician ファクタは次式で定義され，パラメータとして与えられる.
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(3.15) 

また，散乱波が複数あるときは， Rician ファクタより分配された全散乱波の電力を対数正

規分布に従って，各波に振り分ける.図 3.7(a) は，各素波に対して電力を分配した結果，

(b) に，チップ間隔で与えられるパスに縮退して観測される遅延プロファイルを示す.

そして，各散乱体についての素波に式 (2.29) を用いると，基地局と端末の各エレメント

における素波ごとの遅延プロファイルを求めることができる.さらに， 1 シンボルに含ま

れる素波の数より，基地局，端末の各エレメントのパスごとの遅延プロファイルも求めら

れる.

3.4.2 計算機シミュレーションによる評価

本節では，提案した MTMR アンテナシステムに適した伝搬路モデルに対して計算機シ

ミュレーションにより特性を分析する.表 3.1 ， 3.2 にシミュレーション諸元を示す.本シ

ミュレーションでは表 3.1 に基づき， 3 クラスタ 24パスチャネルモデルを生成し，表 3.2

に基づき， 7 クラスタ 56 パスチャネルモデルを生成することで， MTMR アダプティブア

ンテナシステムの特性評価のための伝搬路モデルを生成する.ここで，両方のモデル、共

にセルの半径を 100 m，散乱体が含まれるクラスタの半径を 5m とする.基地局側のク
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ラスタはセルの半径に置かれ，散乱体は基地局と端末側のクラスタの内に任意に配置され

る.そして，端末の位置もシミュレーションを行う際ごとにセルの半径の範囲で任意に配

置されることにする.

図 3.8 と図 3.9 に， 3 クラスタ 24パスチャネルモデルと 7 クラスタ 56パスチャネルモデ

ルに対するそれぞれの散乱体の配置による幾何学的な形態を示す.

次に，図 3.10 と図 3.11 には 3 クラスタ 24パスチャネルモデルと 7 クラスタ 56パスチャ

ネルモデルに対する縮退されたチップの電力を正規化した場合のそれぞれの複素遅延プロ

ファイルを示している.このとき、最大限分解可能なパスの数が 3 クラスタ 24 パスチャ

ネルモデルの場合， 3 -5 であり， 7 クラスタ 56 パスチャネルモデルの場合， 7 -11 程度

である.

表 3.1: シミュレーション諸元 (3 クラスタ 24 パスの場合)

MS 周りの散乱体の半径
BS 周りの散乱体の半径
BS と MS 散乱体数の比
全散乱体数
チップレート
遅延スプレッド

標準偏差
Rician ファクタ

5m 以内

100 m 以内
1:2 

24 個
16.384 Mcps 
80 ns 
10 dB 
o dB 

表 3.2: シミュレーション諸元 (7 クラスタ 56 パスの場合)

MS 周りの散乱体の半径
BS 周りの散乱体の半径
BS と MS 散乱体数の比
全散乱体数
チップレート
遅延スプレッド
標準偏差
Rician ファクタ

5m 耳丙
100 m 以内
1:6 
56 個
16.384 Mcps 
80 ns 
10 dB 
o dB 
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図 3.9: 7 クラスタ 56 パスモデル
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図 3.11: 遅延プロファイル (7 クラスタ 56 パスモデル)

3.5 結言

本章では，広帯域伝搬路の伝搬路特性について検討を行ない， MTMR アダプテイブア

レイアンテナを用いた伝送システムに適する伝搬路モデルとして 3 クラスタ 24パスモデ

ルと 7 クラスタ 56 パスモデルを提案した.
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第4章

アナログ電力制御型送信電力制御技術

4.1 緒言

本章では，フェージング環境下における送信電力制御 (TPC : Transmit Power Control) 

の追随能力を向上させるために，遅延プロファイルの外挿処理を用いた下り回線でのアナ

ログ電力制御型送信電力制御を提案する.広帯域伝送システムにおける高速フェージング

変動は既存の送信電力制御の追随性を劣化させ，伝送品質が劣化する原因となる.そこ

で，本提案システムはこのような送信電力制御の追随性を改善するため，受信された複

素遅延プロファイルの外挿処理によって次スロットにおける送信電力制御の精度を高め，

さらに送信電力制御の幅を離散化することなく制御幅に応じたアナログ値をフィードパッ

クすることによって高速フェージング変動下でも良好な追随性を有する送信電力制御方式

を提案する.

4.2 送信電力制御方式

本節では， DS-CDMA(Direct Sequence-Code Division Multiple Access) システムにお

ける遠近問題について触れた後，その解決策としての送信電力制御の原理について述べ，

また，現在の送信電力制御方式の問題点を明らかにする.

4.2.1 遠近問題

CDMA 方式においては，全端末で周波数を共有しているため，システム容量を評価す

る上で，他端末からの干渉が大きな影響を及ぼすことになる.特に，上り回線においては

遠近問題がシステム容量を決定する上で重要な要素となる.遠近問題とは，各端末が同じ

送信電力で、通信を行った時，基地局から近い端末からの信号は，距離変動をあまり受けな
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M1 

(a) 送信電力制御を用いない場合

M1 

制2

(b) 送信電力制御を用いた場合

図 4.1: 遠近問題と送信電力制御

いために受信電力が非常に高くなるのに対し，基地局から遠い端末からの信号は距離変動

を受け，受信電力が極めて低くなる問題のことである.これにより，基地局から遠い端末

は受信 C/Iが低下するため，通信を行うことができなくなる.このように基地局に近い

端末の過剰な受信電力は，他の端末へ大きな干渉電力となり，システムの容量を劣化させ

る.この遠近問題を解決する技術として， CDMA方式では送信電力制御が行われている.

図 4.1 に送信電力制御を行わない場合と行った場合の受信電力スベクトルを示す.ここ

で，伝搬ロスの距離特性は距離の 4乗に比例するものとする.図 4.1(a) に示されるように，

端末機 M1 と端末機 M2 との距離差が 1/2 だとするとそれぞれの端末機 M1 と端末機 M2

に対する基地局での出力の受信信号のレベルは 1/16 となって端末機 M2が占めるスベク

トル密度の範囲が大きく，端末機 M1 の通信ができなくなる恐れがある.一方，図 4.1(b)

のように，二つの端末の距離が同じであると想定すれば，このような遠近問題はなくな

る.このように，セル内に配置される端末の位置関係によって受信品質が異なるという遠

近問題を解決するためには，セル内のすべての移動局の送信電力を調整し，基地局に到着

するすべての信号が所要品質が満足できる目標 SIR(Signal to Inteference power Ratio) を
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図 4.2: 送信電力制御の概念図

4.2. 送信電力制御方式
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電力制御
調整

外部ループ送信
電力制御

維持するように送信電力を制御することで，システム全体の干渉量を減らし，収容端末数

を増加させることができる.

4.2.2 送信電力制御の原理

フェージングチャネル下においては，送信電力は，距離減衰，短区間中央値変動，及び

瞬時値変動により減衰する.送信電力制御を行わない場合の送信電力を九とすると，受

信電力は次式により求まる.

i 
Rx=GA九f(d)10 lõ rym (4.1) 

ここで，送受信アンテナ利得 GA ， d は基地局と移動局の距離， 10ft は対数正規分布に従
う確率変数， γm は瞬時変動を表す.また ， f(d) は秦式で、与えられる距離減衰を表す.特

に，等電力 2 波レイリモデルを考え，最大比合成型ダイパーシチを用いた場合， γm は次

式のように不規則変動する確率密度関数に従う.

p(γm) = 4γme-2，m (4.2) 

式(4.1)より，送信電力制御を行わない場合は，各端末の送信電力は同ーとなるため，受

信電力はそれぞれ異なった値となり 前節で述べた遠近問題が生じる.

図 4.2 に送信電力制御の概念図を示す.送信電力制御は基地局によって端末の送信電力

が決定される閉ループ制御と端末が送信電力を決定する閉ループ制御，そして目標 SIR の

基準の変更のための外部ループ制御に大別できる.

下り回線での送信電力制御

下り回線での電力制御の目的は限られた総送信電力を効率良く用いることでできるだ

け多くのユーザに必要分の送信電力を割り当てて所要 SIR を満たすことにある.その
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ために， W-CDMA システムの下り回線での送信電力制御ではセル間干渉を抑圧する

ための閉ループ電力制御と端末側の目標 SIR の調整を行うための外部電力制御，二

つに分けられている.最近は下り回線のピームフォーミングと電力制御を共に最適化

することによって，下り回線でのシステム容量を増加させる技術が発表されている

[37] . 

上り匝線での送信電力制御

上り回線での電力制御の目的は遠近問題やセル間干渉等による全体的なシステムの

容量の低下を防ぐことにある.そこで，上り回線では基地局と端末の間の距離損失

や Shadowing 損失を補償するために，初期電力を決定する閉ループ電力制御，瞬時

フェージングの補償のために用いる閉ループ電力制御，そして基地局側の目標 SIR の

調整を行うための外部電力制御が用いられている.

上り回線の閉ループ電力制御の場合，送信電力と受信電力を求めると次式のようになる.

Tf附d = C(GAf(d)10先γm)-l (4.3) 

Rf附d - G AT~losed f ( d) 10古川= C (4.4) 

ここで， C を基地局における希望受信電力である.

4.2.3 従来方式の問題点

CDMA/FDD システムにおける送信電力制御では，端末局(基地局)において各スロッ

トごとに Rake 合成後の信号の受信 SIR(Eb/No) を測定し，目標 SIR(Eb/No) と比較したと
き，目標 SIR(Eb/No) に達していない場合にはうUpうコマンドを，目標 SIR(Eb/No) 以上で

あった場合にはうDownうコマンドを TPC コマンドとして 2 値の情報で上り(下り)回線にお

いて送信する.次に，基地局(端末局)において TPC コマンドを受信し，過去から現在ま

での TPC コマンド系列を総合的に判断して，送信電力を ldBヲ 2dB ， 3dB 程度のいずれか

の固定ステップで制御する.しかし，このように 1 スロットの前の伝搬路に対して送信電

力制御を行うとき，必然的に 1 スロット遅延という問題が発生する.この問題はフェージ

ング変動が高速になるにつれ顕著となる.図 4.3 に，既存の ldB ステップの送信電力制御

を行うときのフェージング変動に対する送信電力制御の追随性を示す.図 4.3(a) により，

フェージング変動が比較的穏やかな場合には，送信電力制御がフェージング変動に対して

十分追随できていることが分かる.しかし，端末が高速移動する場合や，今後の伝送速度

の高速化に伴い，搬送波周波数が大きくなった場合には，図 4.3(b) に示すように，フェー

ジングが急激に変動し，送信電力制御がフェージング変動に十分に追随することが困難

となり，伝送品質が劣化するものと予想される.これは，送信電力制御の制御幅が固定ス

テップで起因する.

従って，伝送データ速度の高速化と伴い，急激な伝搬路の変動でも以上の問題を解決

し，十分追随できる精度の高い新たな送信電力制御が必要であると考えられる.
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図 4.3: 高速フェージング環境下における問題点

提案方式4.3 

提案方式の概念

広帯域DS-CDMA システムのような符号分割多元接続を適用した無線通信システム [38] ，

[39] では，送信電力制御は大容量のシステム容量を確保するために欠かせない必須技術の

ーっとして知られている.現在， W-CDMA 方式では 0.25- 1. 5 dB の固定ステップ制御に

基づく送信電力制御 [40] が多く用いられており，それによって短周期変動を含む伝搬路変

動の影響が補償されている.しかしながら，端末の移動速度が速くなると，送信電力制御

の追随性が低下する.端末の移動速度の高速化に伴う特性劣化に対しては，音声伝送を中

心に設計する場合，従来，インタリーブとチャネル符号化の併用によって対処してきた.

しかしながら，広帯域無線アクセスシステムの主目的は，伝送速度の高速化により，イン

タリーブが効果的に働かないくらいに短時間の伝送時間で大容量ファイルの伝送を完了さ

せることにある.したがって将来のワイヤレスアクセスシステムでは，送信電力制御の追

随性を一層向上させることが望まれる.

送信電力制御の追随性を向上させる技術としては，予測電力制御 [41 ]， [42] や適応電力制

御 [43] ， [44] に関する研究が提案されている.これらは，基本的には音声符号化器における

予測符号化の考え方を送信電力制御に取り入れたものであり，瞬時伝搬路変動に対する追

随性の向上には効果があるが，演算量が多いという問題がある.本論文では，受信レベ

ルの変動が激しい部分は，受信複素遅延プロファイル系列においでほぼ直線的にプロフア
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generator 

図 4.4:端末における下り回線送信電力制御の構成

図 4.5: 電力レベルの波形と I チャネル信号の振幅

イルが変動する部分に対応していることに着目し，遅延プロファイル系列の外挿値から，

次の受信フレームにおける所要送信電力制御量を算出すると共に，それをアナログ形式

で基地局側に通知することで高い伝送効率と，伝搬路変動に対する高い追随性を有する，

下り回線でのアナログ電力制御型送信電力制御方式を提案する.

図 4.4に，下り回線における，提案する送信電力制御方式を含む広帯域 DS-CDMA受信

機の構成を示す.最初の段階でトラフイツクチャネル (TCH) の Rake 合成のために用いら

れるパイロットチャネル (PCH) から複素遅延プロファイルが測定される [45]. また，遅

延プロファイル予測器 (Delay profile predictor) において遅延プロファイル系列を外挿す

ることで，次の受信スロットにおける遅延プロファイルを推定する.
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図 4.6: 外挿処理を用いた遅延プロファイルの予測

提案方式

図 4.5 にその概念を示す.図 4.5(乱)は測定された遅延プロファイルにおける特定パスの

電力変動を示しており，図 4.5(b) は図 4.5(a) と同じパスの I チャネル成分の変動を示して

いる.これらの図から分かるように図 4.5(a) の電力変動において激しく変化する箇所が図

4.5(b) では直線的に変化している.このことは，複素遅延プロファイルを直線で外挿する

ことによって次の受信スロットにおける電力レベルが予測でき，次の送信電力の制御をよ

り正確に行なうことができることを示唆しており，また，それによって性能の向上が期待

できる.

4.3.2 遅延プロファイルの外挿処理

図 4.6 に遅延プロファイルの外挿処理の概念を示す.複素遅延プロファイルは受信スロッ

トごとに PCH から測定される.現在の受信スロットが k 番目のスロットの場合，図 4.4

の遅延プロファイル予測器 (Delay profile predictor) において測定された k-l 番目の遅延

プロファイルと k番目の遅延プロファイルから外挿処理によって k 十 l 番目の受信遅延プ

ロファイルを予測する.次に k+l 香目(次スロット)を M分割し， i 番目の時刻における

複素振幅 eL K+1 を予測する.

cz h 十 L42L42
n.k+l = T Cn ， k 一子ーじn， k-l (4.5) 

.LJf .LJf 

そして，予測された各遅延プロファイル弘+1(T)(t=l ， Z ・ぺ M) より，電力の大きいパ
スから Rake フインガーの数だけ最大比合成することによって各遅延プロファイルにおけ

る Rake受信後の電力値 P~+1 を求める.さらに，現在の受信スロットの電力九と均十1 の
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差を計算し，最も小さい電力 iう評?の時刻においても規定の Eb/NOが得られるよう制御す
るために L1f を次のように求める.

.1f = P;:~~ -Pk (4.6) 

従って k+1 番目のスロットにおける平均受信 Eb/NO の予測値は次のように計算できる.

(Eb/Noh+l = (Eb/No)k +.1f (4.7) 

また次スロットにおける送信電力制御の増加分を平均受信 Eb/NO で表現すると次のよう

になる.

ムTPC = (Eb/ No )糾1 一 (Eb/NO)伽yet (4.8) 

ここで， PCH と TCH は，共に送信電力制御されているため，前スロットと現スロット

で推定された遅延プロファイルを用いて次スロットにおける遅延プロファイルを予測する

ためには，送信電力制御による電力変動の影響をキャンセルしつつ遅延プロファイルを推

定する必要がある.下り回線での送信電力制御における制御コマンドは端末側で生成され

ており， 1 スロット前と現スロットにおける送信電力の差(ムTPC) は端末側において既知

なので，提案方式ではこの差分を補正した後，遅延プロファイルの外挿を行っている.

4.3.3 TPC コマンドの通知方式

図 4.7 に，提案方式における上り回線のフレーム構成を示す.W目CDMA 方式の上り

回線は下り回線と異なり， DPDCH と DPCCH がそれぞれ OVSF(Orthogonal Variable 
Spreading Factor) コードによってチャネル多重されている. 1 フレームは 10 ms で 15 ス

ロットに分割されている.また， 1 スロットは 0.667 ms であり， 2ぅ560 チップで構成される.

DPCCH における NTPC は TPC コマンドを送信する際，使用するピットであり， DPDCH 
のピット Ndαω は TCH として使用される.

推定された差分値ムTPC を，上り回線において NTPC 個で構成される TPC シンボルの

I-ch と Q-ch の振幅値とすることで，アナログ QAM変調された信号として端末側にフィー

ドパックする.ここで，上り回線における TPC シンボルは，拡散率 16でスベクトル拡散

されており，受信時には， lVTPc 個の TPC シンボルを同期加算することで復調後のムTPC

の信号対雑音電力比を高めている.なお， lVTpc は，事前のシミュレーションで得られた

最適値， NTPC = 16 を用いている.一般に，アナログ変調によって電圧値を送信する場合，

特定の電圧値を示す参照信号を規定し，それに対する相対値として送信する形態をとる.

ここでは，送信電力制御値の範囲を -LMAX (dB) から LMAX (dB) の範囲とし，土LMAX
(dB) を，トラヒックチャネル (TCH) で伝送されるシンボルの最大振幅土A に対応させる.

また ， -LMAX (dB) から LMAX (dB) の範囲のムTPC が ， -A から A の振幅に対応するよ
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?frame = 10 ms (15 slots) 

Slot #0 Slot #i r----------------rSI~t#141 

FBI : Feedback 
Information 

~旦鮒掬館副

TFCI : Transport Format 
Combination Format NTPC ビット

図 4.7: 上り回線のフレーム構成

うに，次式を用いてムTPC に対応する電圧値を算出する.

I -A ムTPC::; -LMAX 

A~~c = ~ A詑去 I .6.TPcl 三 LMAX
lA ムTPC と LMAX

(4.9) 

なお，所要制御量が土LMAX (dB) を超える場合には，制御量は常に土LMAX (dB) とする.

そして， A2ta =土A と定義する.図 4.8 にムTPC に対する A存c のグラフを示す.基
地局では Rake 合成後の TPC コマンドピットの振幅レベル A存c と， TCH における最大

振幅を有するシンボルの振幅値を，それぞれ平均化処理によって算出し，ムTPC の推定値

ムTPC を次式のように求める.

ムTPC = (LMAXA~c)/A~α (4.10) 

基地局では， ATPc を用いて次スロットにおける送信電力制御を行なう.
そして，本論文では，上り回線において以下の方法で伝送を簡略化する.まず，基地局

における l スロット間の Rake合成後の平均受信 Eb/NO が対数正規分布で近似できること

から，平均受信 Eb/NO(dB) を次式のように表現できる.

(Eb/ NO)Rx = (Eb/ No)伽get + σEblNoX (4.11) 

ここで ， (E，ι'b/NO) 

平均 0，分散 l の正規分布を持つ確率変数を表す.そして，平均化より次式のような関係
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が成り立つ.

(Z)伽ta

(Z)M 

ATX 
TPC 

A 

-A 

Lmax �..TPC 

図 4.8: 振幅変換

(αA)2 
-zzァ = (Eb/ NO)Rx Ndαtα 

(αA? 
一一「一 = (Eb/ NO)RxNTPC 

σTPC 

(4.12) 

(4.13) 

ここで， σ3仰は Aおα の分散， σZpc は A匙c の分散， α は A2ia=αA2ta の関係を満
たす係数である.そして，

σ3ata 一

σ5pc-

(αA? 

(Eb/ No)TxNdatα 
(αA)2 

(Eb/ No)TxNTPc 

以上のことから， AZGG'Atiα はぞれぞれ次式のように求める.

Aおa - αA2ta 十 σdataY

A~pc = αA与c 十 σTPCZ

ここで ， Y と Z は平均 0，分散 l の正規分布を持つ確率変数である.

式 (4.16) と式(4.17) を式 4.10 に代入することでムTPC が次のように与えられる.

1+ 一下^互
ムャPr' = LMLlY ﾝ(Eb/NO)RxNTPC 

1.1:'し 1V1AA  Af手C/A + づTで美
ν y(Eb/NO)RxNdα臼
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4.4. 計算機シミュレーション結果

4.4 計算機シミュレーション結果

4.4.1 シミュレーション条件

表 4.1 に提案システムの特性評価のためのシミュレーション諸元を示す.本シミュレー

ションでは， W-CDMA と同じチップレートである 3.84 Mchip/s を適用することとする.

またこのチップレートの場合， ITU-R における Vehicular テスト環境 [46] は，複数のマル

チパスが存在する環境であることを考慮し，等レベル 3パスレイリーチャネルモデルで特

性評価を行うこととする.提案方式は，受信信号レベルのダイナミックレンジが著しく

広くなる 1 パスモデル以外であれば，良好に動作する方式である.なお，図 4.8 における

LMAX は，後述する最適値である 4dB を適用する.また，本方式においては，ムTPC を上

り回線で送信しているので，ムTPC の精度が問題となる.本検討では，シミュレーション

を簡略化するため，まず，参照信号レベルである TCH の最大振幅のシンボル値と，ムTPC

におけるの測定誤差を測定するための上り回線のシミュレーションを実施し，両信号の分

散値を算出する.次に，上り回線においては， TCH の最大振幅のシンボル値とムTPC の

真の値に測定された分散値で決定される誤差信号を加えることで，上り回線のチャネルに

おける雑音の影響を模擬している.

表 4.1: 下り回線のシミュレーション諸元

Chip rate 
Channel Mux 

Symbol rate (bi七 ra胞)

1 frame 
Spreading factor 

FEC 

4.4.2 特性評価

TPC period 

Channel model 

3.84 Mcps 

Lch : DPDCH, Q-ch : DPCCH 

256 ksymbol/s (128 kbit/s) 
15 slots (1 slot : 0.667 ms) 

DPCCH : 256, DPDCH : 16 

Convolutional coding (R=1/2 , K=7) 
0.667ms 
3司path Rayleigh model 

図 4.9 は目標受信 Eb/NO が 4dB ， M が 1 と 5，そしてんが 100 Hz のときの平均受信

Eb/NO の累積確率分布を示している.提案方式は既存の 1dB 固定ステップの電力制御方

式より平均受信 Eb/NO の分散が大幅に小さく抑えられていることが分かる.これはフェー

ジングの変動が速い場合，送信電力制御を可変アナログ化して適応的に変化させる方が，

また外挿処理の頻度数M を l から 5 に増やした方がより高い追従性の精度が得られるこ

とが分かる.これは Mの値を増やすことにより，次スロットにおけるフェージング変動

の最も落ち込む時間をより正確に予測できたためであると考えられる.
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ー2
10 

-4 -2 0 2 4 6 8 1 0 

Ave.Received ι1M 

図 4.9: 平均受信 Eb/Nt。の累積確率分布

図 4.10 にんを 10 Hzぅ 100 Hz とした場合の M の値が 5 における提案方式と既存 1 dB 

固定ステップの電力制御方式との目標受信 Eb/NO に対する BER特性を比較している.い

ずれも低速度のフェージング環境下の fD=10 Hz では全範囲の受信 Eb/NO に渡って性能

の差が見られないが，高速フェージング環境下の fD=100 Hz では提案システムが精度の

高い送信電力制御によって BER特性の 10-3 のところで所要 Eb/NO が既存システムより

約 4 dB 低減できることが分かる.また ， fD=10 Hz の BER特性と比べても約1.5 dB し

か劣化していないことが分かる.なお，提案方式では，伝搬路変動への追随性が増すこと

により，従来方式と比較すると，ピーク送信電力は増すと考えられるが，そのレベルは，

従来方式で伝搬路変動の十分遅い場合と同じであると考えられる.このように本提案シス

テムを用いることにより高速フェージングチャネルの環境下においても優れた送信電力制

御のチャネル追従特性を確保できることがシミュレーション結果によって示された.

図 4.11 に Eb/N。を 4 dB , fD=40 Hz とした場合の外挿する箇所の数M に対する BER

特性を示す.この図により ， M の値が大きくなるにつれ， BER特性が向上していること

が分かる.これは，次スロットにおける受信電力を外挿するサンプル数を多くとることに

より，次スロットにおけるフェージング変動の，最も落ち込む時間をより正確に予測し，

補償することができたためであると考えられる.M の値が 5 以上の時，ほぼ一定の良好

な BER特性が得られている.

図 4.12 に，下り回線において目標受信 Eb/NO を 4dB とした場合の ， fD=10 Hz , 20 Hz , 

40 Hz , 70 Hz , 100 Hz における LMAX に対するピット誤り率特性を示す.この図におい
て fD=lO Hz , 20 Hz の場合は送信電力のステップ幅が 1 dB 以下で十分追随できており，

fD が大きくなるにつれて ， LMAX の最適値が大きなイ直になっている . fD が高い場合に特
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図 4.10: 目標受信 Eb/~。に対する BER特性
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図 4.11: M に対する BER特性

性劣化を抑えることを優先的に考えると，同図より ， LMAX=4dBが最適値と判断できる.
図 4_13 は下りリンクにおける目標受信 Eb/NO が 4 dB した場合の ， fD が 40Hz ぅ 100 Hz , 

LMAXが 3 dB , 4 dB における NTPC に対するピット誤り率特性を示す.図 4.13 より ， NTPC 

約 16 ピットあたりで収束しており，十分な品質が確保できるとみなせる.従って，本論

文では NTPC の値として 16 ピットを用いた.

49 
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4.5 結言
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図 4.12: LMAX の最適化
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図 4.13: NTPC の最適化

30 

本章では， DS-CDMA システムのフェージング環境下における送信電力制御方式の原

理とその問題点について考察した後，遅延プロファイルの外挿を用いたアナログ電力制御
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4.5. 結言

型送信電力制御方式を提案し，計算機シミュレーションによってその有効性を検討した.

その結果，従来の 1 dB 固定ステップ型送信電力制御方式と比較して， BER = 10-3 にお

いて所要 Eb/~。を約 4 dB 低減できることが分かつた.したがって，提案方式は高速に変

動するフェージングに対して高い追随性を有していることから，本提案方式の有効性が明

らかにされた.
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第 5章

DS-CDお1Aシステムにおけるビーム制御

を用いた高速データ伝送技術

5.1 緒言

無線通信システムで、は遅延波がマルチパス干渉として存在すると ISI(Inter Symbol In司

terference) によって符号多重化された信号聞の直交性が崩れてしまい，特に，データ変調

に多値変調を適用する場合には，多値変調が適用できる確率が低くなるため，伝送速度が

低下する.この問題の解決に当たっては， MTMR(Multi Transmit and Multi Receive) ア

ンテナシステムのような適応アンテナシステム技術を導入してマルチパスの成分を抑え

る必要が生じる.従来の適応アンテナシステムではマルチパス干渉波を抑圧するために直

接波を希望波とし，他の遅延波を干渉波と見なして，ビーム制御を行う場合が多い.しか

し，これでは直接波の AOA(Angle Of Arrival) が遅延波の AOA と近接する時，遅延波が

十分抑圧されず，ビーム制御がうまくできない恐れがある.

本章では広帯域 DS-CDMA システムの設計において最も大きな問題となるマルチパス

干渉波を効率的に除去できる新しいアルゴリズムとしてアナログ電力制御型送信電力制

御を用いる MTMR アンテナビーム制御方式を提案する.

5.2 周波数選択性フェージング環境下でのマルチパス干渉の

対策と諸技術

移動通信環境では，主に基地局及び移動局間の建物や地物などにより，伝搬時間の異な

るマルチパスが生じる.また，移動局近傍の建物などの反射，散乱により，様々な方向か

ら到来する多数の波が干渉しあってフェージングと呼ばれるランダムな定在波を生じる.

このように，独立に変動する遅延時間の異なるパスが多数到来する場合には，周波数帯域
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第 5 章 D品CDMA システムにおけるビーム制御を用いた高速データ伝送技術

内で異なる受信レベルの変動を生じる周波数選択性フェージングを生じる.

周波数選択フェージング環境下での DS-CDMA システムでは， Rake 受信機を用いて，

直接波と遅延波を分離し，同相で最大比合成をすることによって十分なパスダイパーシチ

効果を得ることができる. Rake 受信機は，拡散率 (SF : Spreading Factor) が大きく，それ

ぞれのパスが高い DUR(Desired signal to U ndesired signal Ratio) で分離できるときには

有効である.ところが，データ伝送の高速化に伴い，小さい値の SFが適用される場合は，

マルチパス干渉を十分に抑圧できず，受信 SIRが低下するため，多値 QAM(Quadrature 

Amplitude Modulation) などの多値変調方式が選択されず，伝送速度を高速化することが

できないという問題が発生する [47][48]. 従って，いかにマルチパス干渉を抑圧し，多値

変調方式が選択できる可能性を高めるかが，周波数選択性フェージング環境下における

DS-CDMA のピークユーザレートを向上させるために重要である.

DS-CDMA システムの下り回線において，自セル内，特に高速レートユーザからの

MPI(Multi Path Interference) を効果的に抑圧できる技術としてアダプテイブアレイア

ンテナ (AAA: Adaptive Array Antenna) 技術と干渉キャンセラ技術がよく知られている.

MTMR アダプテイブアレイアンテナ技術 [38][49] は，干渉キャンセラ [50] と共にマルチ

パス干渉を抑圧して，符号多重された信号間直交性を維持することにより，多値変調方式

が選択される確率を高める方法として効果的な技術の一つである. AAA技術が DS-CDMA

システムに導入されるとき [51][52]，理想的なビームの指向性制御は一番高いレベルの受

信信号電力を持つパスの方向に主ビームを向け，他のパスの方向にはヌルを向けることで

ある.しかし，実際に，基地局と端末側でのアンテナエレメントの数には限りがあるた

め，指向性制御のための自由度には制限がある.従って，与えられた自由度のもとで，い

かに効率のよい指向性制御をするかが重要となる.

干渉キャンセラは，自セル内の他ユーザの干渉，即ち MAI(Multiple Access Interference) 

や MPI を低減する効果的な技術としてよく用いられている.そして，いくつかの技法の

なかで各ステージで逐次的に干渉レプリカと呼ばれる他ユーザの受信信号を推定し，推

定した干渉レプリカを受信信号から差し引くコヒーレントマルチステージ干渉キャンセ

ラ (COMSIC : COherent MultiStage Interference Canceller)[53] 等が提案されている.コ
ヒーレントマルチステージ干渉キャンセラでは，パイロットシンボルを用いて各ステージ

ごとに干渉を差しヲ|いた SIRが改善した信号系列に対して，チャネル推定値を逐次的に

更新することにより，チャネル推定精度を向上する.従って，干渉レプリカの生成精度が

向上するため，干渉低減効果，即ち回線容量を増大させることができる.ただし，他セル

からの干渉は抑圧できない.
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図 5.1: マルチパス干渉を抑圧する提案アルゴリズムの概念

提案方式

提案方式の概念

提案方式

一般的に，アダプテイブアレイアンテナの主ピームの方向は受信 SNR(Signal to Noise 

power Ratio) の最大化を図るために，受信レベルの一番高いパスに向ける [54] が，周波

数選択性フェージング環境下で周波数選択度(Frequency Selectivity) の低減という観点か

ら見て，この方法が常に良い方法とは限らない.なぜなら，遅延時間の短いパスにおける

AOA の角度広がりは近傍の地形，地物によって大きくなるので，遅延時間の長い他パス

の AOA と隣接する可能性が高くなるからである [38][55]. これは結果的に隣接する遅延

波を十分抑圧できず，多値変調方式が選択される可能性を低くする原因となる.一方，遅

延時間の長いパスの AOA の角度広がりは狭くなる傾向があるのでその分，他パスが隣接

しない確率が高くなる.

従って，図 5.1 に示すように，遅延時間の長いパスの受信電力は最大レベルのパスの受

信電力より低くなるものの， AOAが他のパスの AOA に隣接しない可能性が高くため，こ

のようなパスに対してピームを向ける方法が周波数選択度を高めるという観点からは有

効であると考えられる.また，主ピームの方向を遅延時間の長いパスに向けることによっ

て発生する足りない電力は送信電力制御 (TPC: Transmit Power Control) によって補うこ

とができるので，これらを複合することで，多値変調方式が選択される可能性を高めるこ
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10dB 

(a) 

9dB 

(b) 

図 5.2: 基地局側のビームパターンの一例

とができ，データ伝送におけるスループットの向上に有効であると期待できる.

そこで，本論文では， DS-CDMA システムの下り回線において，遅延プロファイルの周

波数選択度を最小化するアンテナの指向性を生成するために，パス制御技術を用いる新し

いビームの指向性制御方式を提案する.以下では基地局を送信側，端末を受信側とする.

提案方式では，まず，端末側の各アンテナ素子において，送信側の各アンテナ素子との間

の遅延プロファイルを測定した後，レベルの高い順に一定数のパスを選択する.次に，選

択されたパスの中からビームを向ける目標パスを 1 つ選択すると共に，ビーム構成上の自

由度の範囲内で，抑圧対象とする干渉波を選択し，それらで構成される仮想遅延プロファ

イルを生成する.そして，得られたそれぞれの仮想遅延プロファイルを用いて MMSE基

準に従って最適指向性を求める.またその場合に，端末においてターゲットとしたパスの

電力とターゲットとしなかったパスの電力の比が，伝搬路における周波数選択性の度合い

を表すということから周波数選択度と定義し，これを評価することを，周波数選択度評

価と呼ぶ.実際には，ターゲットパスと抑圧対象とする干渉波数の異なる複数の仮想、遅延

プロファイルを生成し，それぞれに対して送信側，受信側双方で周波数選択度評価を実施
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5.3. 提案方式

Path#O 

3dB 

(a) 

(b) 

図 5.3: 端末側のピームパターンの一例

して，周波数選択度の最も小さい，言い換えれば，送受信機双方のピームフォーミングの

後，実効的な伝搬路が最も一様フェージングに近くなるビームフォーミングパターンを選

択し，それを用いて実際の信号の送受信を行う.また，送信電力に余力がある場合には，

アナログ電力制御型送信電力制御 [56][44] を適用することで適用できる変調多値数を高め

ることで，スループットの向上を図っている.

図 5.2 と図 5.3 は，本提案方式を導入してピームフォーミングを行うときの基地局と端

末側のビームパターンの一例を示している.図 5.2 (a) は最大レベルのパスを希望波とし

た場合の基地局側のビームパターンの一例である.一方，図 5.2 (b) は，希望波として遅

延波であるパス ~1 を選んだときのピームパターンである.これらの図から分かるように

受信側で低い周波数選択度，即ち高い DUR を持つパスを希望波として選択するためには

最大レベルのパス仰を選択するより，隣接するパスがない遅延波であるパス仰を選択す

るほうが良い方法であることが分かる.図 5.3 は最大レベルのパスを希望波とした場合の
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図 5.4: 1dB ステップの送信電力制御とアナログ電力制御型送信電力制御の比較

端末側のビームパターンの一例を示している.図 5.3 (a) は，既存のピームフォーミング

方式による端末側のピームパターンの一例である.一方，図 5.3 (b) は提案方式を用いて

ピーム制御を行ったときの端末側でのビームパターンである.図 5.3 (b) のように，端末

側のパス操作によって干渉パス ~1 に向けて鋭いヌルステアリングを行い，受信 DURの向

上を図っている.

図 5.4は，提案システムにおいて 1dB ステップの送信電力制御とアナログ電力制御型

送信電力制御を適用したときの SINR の収束特性を示している.同図に示されるように，

端末側における受信 SINRがおよそ 3 dB であるが提案方式のピーム制御を適用すること

によって約 20 dB の受信 DURが得られた場合，この値が 64QAM の所要 DUR(Required

DUR) , 17 dB を超えるため，送信電力制御によって受信 SINR を向上させることが可能

である. それにより 1，もともと 3 dB という低い受信 SINR にあったにも関わらず，所

要 SINRが 14.8 dB である 64QAM の適用が可能になる.ここで，受信 DURは受信 SINR

より必ず大きいので所要 DUR と所要 SINR の聞にはマージン (Margin) を設ける.

ところが，既存 1dB ステップの送信電力制御を用いて 64QAM の所要 DUR に到達する

まで送信電力制御を行う場合，所要遅延時間は約 14 フレームである.それに対してアナロ

グ電力制御型送信電力制御方式を適用するとわずか 1 フレームの遅延時間だけで 64QAM

方式を適用し，伝送データ速度を上げることができる.これにより，本提案システムを用
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図 5.5: 提案アルゴリズムのためのアンテナ重み処理部 (WPB) の構成

いて 64QAM のような多値変調方式を選択し，高速データ伝送を行うためにはアナログ電

力制御型送信電力制御方式の導入が必須であると言える.さらに，端末の高速な移動によ

る高速フェージング環境下の場合は，次フレームにおける必要な送信電力を予測して，フ

レームごとの希望波の到来角度や受信レベルの変動に対応しなければならない.したがっ

て，遅延プロファイルを用いる外挿処理によって次フレームの受信電力を推定可能なアナ

ログ電力制御型送信電力制御方式が必要となる.

ただし，本論文では伝送路モデルとして準静的チャネル (Quasi-stationary channel) を

想定しているので，外挿処理を行わないアナログ電力制御型送信電力制御を用いて提案シ

ステムの評価を行うことにする.そして，提案方式を導入することで，多値変調方式の適

用する確率を高め，高速データ伝送の実現に有効であることを明らかにするために，独立

セル環境の DS-CDMA 下り回線で，提案システムの特性評価を計算機シミュレーション

を通して行うことにする.

提案アルゴリズム

本論文において最も重要な課題は，どのパスにアンテナの主ビームを向けるかという

ことである.従来，チャネル利得を最大化するために，アダプテイブアレイアンテナの主

ビームを最大受信レベルのパスの方向に向ける.しかしながら，他のパスの到来角が最大

受信レベルの到来角と近くなる可能性が高く，アンテナの自由度による空間分解能にも制

59 

5.3.2 



第 5 章 D品CDMA システムにおけるビーム制御を用いた高速データ伝送技術

限があるため，マルチパス干渉によるチャネルの周波数選択度を十分低減できなくなる恐

れが生じる.そこで，このような場合，周波数選択度の低減に有効な手法として，ビーム

フォーミング後の周波数選択度が最低のパス，つまり，最大の DUR を持つパスのほうに

主ビームの方向を向ける方法が考えられる.提案システムは端末側においてピーム合成後

の受信信号の周波数選択度を最小限にする，すなわち受信 DUR を最大化する判定基準に

より，基地局と端末側の双方で希望波を除いた多数のマルチパス干渉波に対してヌルステ

アリングを行う.

図 5.5 に，提案アルゴリズムのアンテナ重み処理部 (WPB: Weight Processing Block) の
構成を示す. WPB は端末側に位置しながら，測定された遅延プロファイルを用いて基地

局と端末の両方でアンテン重みを計算する.時変化するマルチパス環境下では，最適な目

標パスが急激に変化するので，他パスに対する抑圧の程度を表す周波数選択度はどの目標

パスに基準信号を同期させるかによって大きく左右される.さらに，ヌルステアリングで

きる干渉パスの最適な数もチャネル状況に従って変化する.提案システムにおけるピーム

フォーミング用のパイロットチャネルは基地局の各アンテナエレメントごとに固有の PN

系列を加え，多重して伝送する.そして，端末側では逆拡散技術を用いて基地局と端末側

とのアンテナエレメントの組み合わせによる遅延プロファイルを測定する.まず，受信側

で基地局と端末側のアンテナエレメントの組み合わせによる遅延プロファイルを測定す

る.基地局の t 番目のアンテナエレメントと端末側の j 番目のアンテナエレメントの間で

測定された複素遅延プロファイルは次式のように表される.

L-l 

hij(t) = L hijZ�(t -Tz) (5.1) 

ここで， fhjl は遅延時間 η を持つ l 番目の遅延パスの複素チャネル利得であり ， L は異な

る遅延時間を持つマルチパスの総数である.

測定された全マルチパスに対してアダプテイプアレイのアンテナ重みベクトルを計算す

ると，アンテナの自由度の不足で周波数選択度を十分下げることができなくなってしまう.

この問題の解決方法としては，測定された遅延プロファイルの中からアンテナの自由度に

あわせて限られた数のパスだけで構成する仮想遅延プロファイル (Virtual Delay Profile) 
を生成し，その時のアンテナ重みベクトルを計算すれば良いと考えられる.しかし，この

段階においては，受信機側は仮想遅延プロファイルの中でどのパスを希望波として選択し

たら良いのか決められない.幸いに，生成するビームの指向性におけるヌルの数はアンテ

ナの自由度によって制限されるが，ヌリングしない他干渉波の到来角度がヌルの方向と隣

接する場合，ある程度抑圧できる可能性はある.従って，このような可能性を前提して，

得られた遅延プロファイルの中から一つではなく，複数の仮想遅延プロファイル(遅延プ

ロファイル群)を生成する.以後，このような一連の処理をパス操作技法と呼ぴ，その方

法を以下に示す:

ステップ 1) 基地局における仮想遅延プロファイル群の生成
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遅延プロファイル hij (t) の中から，受信レベルの大きい順に K252 個のパスを選択し，目

標パスと k!~x -1 個以下の干渉パスの組み合わせによって構成される複数の仮想遅延プ

ロファイルを生成する.ここで， KZfz の値は，干渉波の到来角度の広がりによって要求

される自由度が増加する可能性もあるのでアンテナの自由度より小さい値とする.生成さ

れた複数の仮想遅延プロファイルに対して，同一の目標パスに属する複数の仮想遅延プロ

ファイル(ただし，干渉波の構成が異なる)を同じ遅延プロファイル群として分類し，扱

う.結果的に，遅延プロファイル群の数は K25z となり，同一群の下にある仮想遅延プロ
ファイルの数は 2k~~x-l - 1 となる.

ステップ 2) 基地局側の周波数選択度評価とビームフォーミング

α番目のパスを目標パスとした場合，同一の遅延プロファイル群に属する仮想遅延プロ

ファイル Cij (t) は式 (5.1) を変形し，次式のように表される.

P 

Cij ( t) = hija 0 (t -T a) + α 'L hηpO(t-Tp ) (5.2) 

Pヲ句

ここで， α は干渉波の方向に深いヌルを生成するための係数である.そして ， P は l から

k!~x -1 までの干渉波の数，九と Tp はそれぞれ目標パス α と干渉波p の遅延時間である.

深いヌルのアンテナ指向性は干渉波と同じ方向への不要放射を最大限抑えるので，式 (5.2)

のように， α(α>> 1) の値を増加することで干渉波の振幅を増幅し，干渉波の方向に深い

ヌルを生成することができる [57].

この仮想遅延プロファイルと受信側で生成した QPSK ベースパンドシンボル系列とを

畳み込み乗算をすることで仮想、受信信号を生成し， RLS(Recursive Least Squares) アルゴ

リズムを用いることで，最適の基地局アンテナ重みベクトルを計算する.この際，トレー

ニング系列として用いられた QPSK シンボルのタイミンングを仮想遅延プロファイルの

目標パスのタイミングに同期させる [51].

α 番目のパスを目標パスとし， m番目の仮想、遅延プロファイルに対する基地局側のアン

テナ重みを W~BS = [ωZF ， ωZ?? …ぅ切ztJT として，送信側のビームフォーミングを
行った後，受信側の j番目のアンテナエレメントから受信される遅延プロファイルは，送

信側の各アンテナから送信された実際の遅延プロファイルに対する線形合成により，次式

のように求める.

伊(t) = 乞乞 ωJfshZ1ld(t-7J) (5.3) 
1=0 i=O 

ここで ， 1 は基地局側のアンテナエレメントの総数である.

この段階で，すべての受信アンテナエレメントから受信した遅延プロファイルを用い

て，希望波の平均電力と干渉波の平均電力は計算すると次式にようになる.
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J-1I-1 

s:;S = ~二 :ε|ωJfshua|2 (5.4) 
j=O i=O 

そして

J-1 I-1 L-1 

IZS= 乞 LLlw~fS旬 1 2 (5.5) 
j=O i=O !"",O 

l#α 

結果的に，基地局側のアダプテイブアレイアンテナ合成後の DUR は次のように与えら

れる.

DURZS=sfs/IZS (5.6) 

このように端末側のすべてのアンテナエレメントにて平均した DUR を求めることがで

きるので，この関係を用いて，すべての仮想遅延プロファイルに対して周波数選択度評価

を行い，最大の DUR を持つ仮想遅延プロファイルと同じ群に属する，すなわち同じ目標

パスを持つ仮想遅延プロファイルを端末側での周波数選択度評価のために選択する.この

ような一連の過程を通して，基地局側でのアンテナの主ビームを向ける希望波の方向を決

めることができる.本論文では，このように希望波を捜す一連の過程をを「基地局側の周

波数選択度評価J と称する.なぜなら，受信 DURの最大化は受信信号に対するチャネル

周波数選択度の最小化と等価であるからである

ステップ 3) 端末側のアダプティブアレイアンテナ重みベクトルの計算

基地局側では仮想遅延プロファイル群から計算された複数のアンテナ重みを用いて実

際にビームフォーミングを行い，送信するため，端末側では，受信された複数の遅延プロ

ファイルから，アンテナ自由度にあわせて，遅延プロファイルごとに基地局と同じく複数

のパスを選択し，仮想、遅延プロファイルを生成する.次に，それぞれの仮想遅延プロファ

イルに対する端末側でのアンテナ重みを計算する.端末側のアンテナ重みベクトルに対す

る計算は基地局側と同じく RLS アルゴリズムをベースにして行う.端末側での仮想遅延

プロファイルは一つの目標パスと (J -1) 個まで、の干渉パスで、構成される.そして，目標

パスの遅延時間と干渉パスの遅延時間は基地局側で、選ばれた仮想遅延プロファイル群の目

標パスの遅延時間と干渉パスの遅延時間と同一のタイミングである.

ステップ 4) 端末側の周波数選択度評価とビームフォーミング

wZlids=[ωZfs ， ωJFR ・・・ 7ωJOE1)iT を端末側の m番目の仮想遅延プロファイルに対す

るアンテナ重みとしたとき，端末側のアダプテイブアレイアンテナ合成後の遅延プロファ

イルは次式にように与えられる.
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五(t) = 玄 t111YSAT(t)

= 2二乞玄 turfdSTljrsfhJ16(t TI) (5.7) 

ここで， J は端末側のアンテナエレメントの総数である.

そして， m番目の仮想、遅延プロファイルに対する DUR は次のように計算できる.

DURZS=SF/IJYS (5.8) 

ただし，

J-11-1 
ds= 乞乞 |ωJFsdyshua|2

j=O i=O 

(5.9) 
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(5.10) 

である.

次に，選択された仮想遅延プロファイル群の基地局と端末側の各仮想遅延プロファイル

から計算されたそれぞれのアンテナ重みベクトルを用いてビームフォーミングを行い，端

末側の DUR をそれぞれ計算する.その中で，最大の DUR を持つ仮想、遅延プロファイル

を最終的に選択し，そのときの目標波とアンテナの重みを実際の伝送に用いる.

wBS=wrs=[ωおgJZS? …?ω227-J と WIlds =wr=ldzsぅ drs? ?UJ?と汐'-1)] T 

のように， mc 番目の仮想、遅延プロファイルのアンテナ重みが最適化された基地局と端末

側のアンテナ重みベクトルとして用いられる.

最適化された基地局と端末側のアンテナ重みベクトルを用いて端末側のアダプテイブア

レイアンテナ合成後の DUR を計算すると次のようになる.

2二 :εld3SωJYS九ual 2

D印MS=J:J711
2: :ε 乞 |ωZsdyshull

(5.11) 

ステップ 5) アナログ電力制御型送信電力制御 (TPC) のための電力計算
受信 SINR は得られた DURMS を超えることができないため，所要の SINRが DURMS

より低いものの中で最大の伝送レートを達成できる変調方式を選択する.次に，送信電力

は ， MLI(Modulation Level Information) によって決まる各変調方式の所要 SINR を満た
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Transmitter 

Data5 

input 

Tx antenna weight vector/ analog-type TPC commandl MLI 

図 5_6: 提案システムのシステム構成

LPF : Low Pass Filter 

TPC : Transmit Power Control 

MLI 目 Modulation Levellnformation 

AMC : Adaptive Modulation and Coding 

BSG : Baseband Signal Generator 

すまで制御される.そして，基地局側のアレイアンテナ重みベクトルとアナログ電力制御

型送信電力制御のための TPC コマンドは MLI と一緒に基地局側のほうにフィードパック

される.この場合， CDMA システムで用いる従来の固定ステップの送信電力制御は適切

ではないではので可変ステップを持つ送信電力制御が必要となる.従って，本提案システ

ムの利点を十分生かすために，アナログ値をフィードパックするアナログ電力制御型送信

電力制御方式を導入することにする [56]. ここで，送信電力制御による調整範囲は基地局

システムの総送信電力に上限値をおいて，それを上回らないよう制限する.

5.4 提案システムの構成

下り回線上で L個の分解可能なパスを持つ周波数選択性マルチパスチャネル環境下で，

I本の送信アンテナと J本の受信アンテナエレメントを持つ CDMA システム基盤とした

MTMR アンテナシステムについて考える.図 5.6 に，提案システムにおける送受信機構

成を示す.一般的に基地局と端末側は同じ送受信機の構成を持っている.

基地局側では ， K 個の TCH の伝送データ系列が，適応変調と符号化 (AMC: Adaptive 

Modulation and Coding) を行うために，ベースパンド信号発生器 (BSG: B邸eband Signal 

Generator) へ入力され，上り回線を経由して伝送された MLI データに基づいて変調方式

や符号方式を選択する.次に，チャネル間の直交化を行うために，多数の TCH のベース

パンド信号を OVSF コードによって拡散し，多重した後， 242 - 1 の長い周期を持つ PN

符号によってランダム化される.ランダム化された信号は基地局の送信アンテナエレメン

トごとに分岐され，基地局側の送信ピームフォーミングを行うために，アンテナ重みベク

トルが乗算される.その後，基地局と端末，両方のアンテナ間の遅延プロファイルを測定
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するために送信アンテナごとに専用 PCHが多重される.次に，各アンテナエレメントの

ベースパンド信号はベースパンドフィルタ (Low Pass Filter) によって帯域制限された後，

直交変調器に入力される.

端末の受信機側では，各アンテナから受信した信号は直交復調器による帯域変換を通し

てベースパンド信号となり， LPF を経た後， TCH , PCH 及び付加情報 (MLI，送信アンテ

ナ重みベクトル，そして TPC コマンド等)チャネルにそれぞれ分離するため，逆多重す

る.次に，専用 PCH から各アンテナにおける受信信号の遅延プロファイルを検出し，ア

ンテナ重み処理部 (WPB) で送受信機のアンテナ重みベクトルを計算するために用いる.

WPBで計算された基地局側の送信ピームフォーミングのためのアンテナ重みベクトルは

基地局側へフィードノT ックされ，端末側のアンテナ重みは受信機のビーム形成のために用

いられる.同時に，各受信アンテナから得られた遅延プロファイルと端末側のアンテナ重

みベクトルは選択されたパスの振幅や位相の変化を補償するために Rake 受信機の最大比

合成のとき，用いられる.その後， Rake 受信機の出力は伝送されたデータ系列を再生す

るため，ピタピ復号器に入力される.

5.5 計算機シミュレーション結果

5.5.1 シミュレーション条件

表 1 は下り回線の計算機シミュレーション諸元を示している.本節の特性評価では， kZfz

と kffA をそれぞれ 3 と 2 にし，送受信アンテナの数， 1 と J をそれぞれ 4 と 2 にする.ま

た， 3GPP[3] システムの評価のためによく用いられる 10 チャネルの OVSF コードを用い

て TCH のチャネル多重を行なう.そして，本提案システムをマイクロセルラシステムへ

の適用を想定して，セルの半径を 100m とする.また， 3 クラスタ 24 パスモデルと 7 クラ

スタ 56 パスモデルを用いて 100 ケースの伝搬路チャネル特性を生成し，各ケースでの端

末と散乱体をセルカバレッジ内にランダムに配置する. このとき， 3 クラスタ 24パスモ

デルと 7 クラスタ 56 パスモデルによって生成される最大分解可能なパスの数はそれぞれ

3 から 5 と 7 から 11 程度になる.本論文では初期性能評価を行なうため，急激なチャネル

変動による性能劣化を防ぐために，二つの伝搬路モデルにおいて各伝搬路チャネル特性を

準静止と仮定する.

kfL を 3 とした場合，測定された遅延プロファイルから電力レベルの大きい}II買に三つの

パスを選択する.この論文の以下の内容では，電力レベルの大きい順にパス ~O，パスド，

パス ~2 とする.そして，表 5.2 に示すように九個の仮想遅延プロファイルが生成される.

目標パス (Target Path) がパス仰のコラムで表示されているのはパス仇を目標パスとし

て見なすことを意味する.干渉 ~O(Inf ~O) と干渉 ~1(Inf ~1) は抑圧される干渉パスとして

二つの干渉パスを考慮していることを意味する.

例ば，干渉 þO(Inf þO) がパスロ(Path þ2) のコラムの下で置かれる場合，三番目にレベ

ルの多きいパスを干渉パスのーっとして見なす.表 5.2 で示すように，一つの干渉パスの
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Profile 

subgroup 

。

1 

2 

表 5.1:シミュレーション諸元

Symbol rate 
PN chip rate 
Frame length 
Spreading factor 
Multiplexing 
No. of BS/MS antenna 
Se氾torization of BS 
Modulation 
FEC 

Target DUR 
Target BER 
Power control 
Beamforming algorithm 

はも /k託L
α(deep nulling factor) 

No. of BS/MS 
Cell radius 
Cluster radius 
Channel model 

1,024 ksps 
16.384 Mcps 
1 msec 
16 (traffic CH) 
10 tra伍c CHs (OVSF cod田)
4/2 
1 
QPSK, 16 QAM, 64 QAM 
Convolutional 叩coder

R=1/2 , K=7 
6 dB , 12 dB, 17 dB 
10-4 

Analog-type TPC 
MMSE/RLS 
3/2 
10 
1/1 
100 m 
5m 
3-clust目 24-path Rayleigh / 
7-clust目 56-path Rayleigh 

表 5.2: 周波数選択度評価のための参照表

Candidate BS MS 

profile No. Path ~O Path ~1 Path ~2 Path ~O Path ~1 

。 Target Inf ~O Inf ~1 Target Inf ~O 

1 Target Inf ~O ﾗ Target Inf ~O 

2 Target ﾗ Inf ~O Target Inf ~O 

3 Inf ~O Target Inf ~1 Inf ~O Target 

4 Inf ~O Target ﾗ Inf ~O Target 

5 ﾗ Target Inf ~O Inf ~O Target 

6 Inf ~O Inf U Target Inf ~O ﾗ 

7 Inf ~O ﾗ Target Inf ~O ﾗ 

8 ﾗ Inf ~O Target Inf ~O ﾗ 

Path ~2 

ﾗ 

ﾗ 

ﾗ 

ﾗ 

ﾗ 

ﾗ 

Target 

Target 

Target 

みが仮想、遅延プロファイルに含まれるとき，一つのパスは目標パスとして，もう一つのパ

スは干渉パスとして扱われ，残りのパスは除かれる.一番左のコラムは仮想遅延プロファ

イル群を示し，それぞれの仮想遅延プロファイル群は三つの仮想遅延プロファイルを含め

ている.目標パスは各仮想遅延プロファイル群の中では同一なので，仮想遅延プロファイ
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5.5. 計算機シミュレーション結果
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図 5.7: 受信 SINR 累積分布の比較

18 

ル群を選択することは主ビームを向ける目標パスを選択することに相当する.この段階

で，評価される仮想、遅延プロファイルの数は基地局側の周波数選択度評価のために特定の

数に縮小される.表 2 の場合は，仮想、遅延プロファイルの数が三に縮小されている.端末

側のアンテナエレメントの数が 2 に限定されたとき，すなわちり忽が 2 の場合，仮想、遅

延プロファイルは一つの目標パスと一つの干渉パスで、構成される.この場合，目標パスの

遅延時間は基地局側のアンテナ重みベクトルの選択過程で選択された仮想遅延プロファイ

ルの目標パスの遅延時間と同じである.また，干渉パスの遅延時間も干渉パス仰 (Inf ~O) 

の遅延時間と同一である.

5.5.2 特性評価

図 5.7 は 3 クラスタ 24パスモデルと 7 クラスタ 56パスモデルを適用した場合の，提案ア

ルゴリズムと最大レベルのパスを希望波としたシステムの端末側の Rake 受信後の SINR

の累積分布を示す.提案アルゴリズムを導入することによって，低い SINR における累積

分布が最大レベルのパスを希望波としたシステムと比べて，低くなっていることが分か

る.例として 3 クラスタ 24パスのモデルの場合を挙げると，提案システムの累積分布の

13 dB のところが 12 %であるが，最大レベルのパスを希望波としたシステムでは 27 %で

あることが分かる.基地局の散乱体が含まれるクラスタの数が増すと異なる遅延時間を持

つパスの到来角 (AOA) が互いに隣接する可能性が高くなるので低い SINR における確率

が高くなる.ところが，提案システムにおける低い SINR の確率は最大レベルのパスを希

望波としたシステムと比較して低くなっている.このような結果から，提案システムは低
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図 5.9: 最大レベルのパスを希望波とした場合における MSDUR の累積分布 (3 クラスタ)

い SINR の発生頻度数の低減，すなわち，周波数選択度を抑圧するために有効であると言

える.

周波数選択度の抑圧における提案システムの有効性をさらに評価するために，アダプ

テイブアレイアンテナ合成後の端末側での DURの発生頻度数と累積分布を評価する.図

5.8 から図 5.11 までは 3 クラスタ 24 パスモデルと 7 クラスタ 56 パスモデルを適用した場

合の提案システムと最大レベルを希望波としたシステムとの性能を示している.これらの

二つのシステムの比較から分かるように，二つの伝搬路モデルを用いたとき，提案システ
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図 5.11: 最大レベルのパスを希望波とした場合における MSDURの累積分布 (7 クラスタ)

ムにおける低い DURの確率が最大レベルのパスを希望波としたシステムより低くなって

いる.

これらの結果から，端末側でのアダプテイブアレイアンテナ合成後の DURが Rake 受

信後の SINR に有力な影響を保つため，提案システムが適用されたとき，改善された受

信 SINR の割合が改善された DUR の割合と殆ど同じであることが分かる.つまり，受信

SINR の改善はアダプテイブアレイアンテナ合成後の DUR の改善によって達成される.

表 5.3 は 3 クラスタ 24 パスモデルと 7 クラスタ 56 パスモデルを適用した場合の提案シ
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表 5.3: 各候補遅延プロファイルが選択される発生頻度数の比較

Profile Candidate Occurrence Sum 
subgroup profile No. 

3-cluster 24-path model 
。 。 33 

1 29 83 
2 21 

1 3 3 
4 2 13 
5 8 

2 6 2 
7 1 4 

8 1 

Total case 100 

7-cluster 56-path model 
。 。 22 

1 25 79 
2 32 

1 3 2 
4 6 15 
5 7 

2 6 3 
7 1 6 
8 2 

Total case 100 

ステムにおいて，各仮想遅延プロファイルの発生頻度数を表している.この表で，最大レ

ベルのパスを希望波としたアルゴリズムは候補遅延プロファイル (Candidate Pro五le) の

中で No.O の遅延プロファイルを選択することに該当する.この表から， 3 クラスタ 24パ

スモデルの場合，最大レベルのパスを希望波としたアルゴリズムに該当する候補遅延プロ

ファイルが選択される確率が 33 %であるのに対して 7 クラスタ 56パスモデルの場合， 22 

%であることが分かる.

また，表 5.3 では，最大レベルのパスを希望波としたケースのなかで一つの干渉パスの

みで遅延プロファイルを構成するケース(遅延プロファイル No.1 と 2 に当たる)が 3 クラ

スタ 24 パスモデルの場合， 50 %, 7 クラスタ 56 パスモデルの場合， 57 %であることが

分かる.さらに， 3 クラスタ 24パスモデルの場合は 17 %の確率，そして 7 クラスタ 56 パ

スモデルの場合は 21 %の確率で，最大レベルのパスを希望波としないケースの仮想遅延

プロファイルが選択されている.

表 5.4では， 3 クラスタ 24パスモデルと 7 クラスタ 56パスモデルを適用した場合の各

変調方式が選択される頻度を示している.この表から，提案方式においてより高いレベル

の変調方式が選択される確率が最大レベルのパスを希望波としたアルゴリズムを導入し
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表 5.4:採択された変調方式の数の比較.

Modulation Proposed Strongest 
scheme algorithm path 

3-clus七er 24-path model 

No transmission 2 7 
QPSK 7 13 
16 QAM 3 7 
64QAM 88 73 
Total case 100 100 

7-cluster 56-path model 

No transmission 8 14 
QPSK 15 18 
16 QAM 14 21 
64QAM 63 47 
Total case 100 100 

たシステムと比較して高いことが分かる.例として， 3 クラスタ 24パスモデルと 7 クラス

タ 56 パスモデルを適用した場合を挙げると，最大レベルのパスを希望波としたシステム

での 64QAMが選択される確率はそれぞれ 73 %と 47 %であるが提案システムでは，そ

れぞれ 88 %と 63 %となっている.

さらに， QPSK , 16QAM , 64QAM に対する平均ユーザレートがそれぞれ1.018 Mbit/s , 

2.042 Mbit/s , 3.066 Mbit/s であるので， 3 クラスタ 24パスモデルと 7 クラスタ 56 パス

モデルを適用した場合の平均スルプットはそれぞれおよそ 2.83 Mbit/s ((2 x 0 Mbit/s + 
7 x 1.018 Mbit/s + 3 x 2.042 Mbit/s + 88 x 3.066 Mbit/s)/100) と 2.37 Mbit/s ((8 x 

o Mbi七/s + 15 x 1.018 Mbit/s + 14 x 2.042 Mbit/s + 63 x 3.066 Mbit/s)/100) である.

同じく，最大レベルのパスを希望波としたアルゴリズムを導入したシステムで平均スルー

プットを計算すると， 3 クラスタ 24 パスモデルと 7 クラスタ 56 パスモデルの場合，それ

ぞれ， 2.513 Mbit/s と 2.053 Mbit/s である.このような結果から，提案システムはチャネ

ルの周波数選択度を抑圧することによって平均スループットを向上させるのに有効である

ことが分かる.

本研究の目的は独立セルシステムで提案方式を評価することであるが，マルチセルシス

テムにおいて提案方式の適用可能性を評価することも重要であると考えられる.従って，

提案システムと最大レベルのパスを希望波としたシステムに対する送信電力の累積分布の

評価を行なった.それぞれ，図 5.12 は 3 クラスタ 24パスモデルを適用した場合と図 5.13

は 7 クラスタ 56 パスモデルを適用した場合の，提案システムと最大レベルのパスを希望

波としたシステムの送信電力の累積分布を示している.ここで，送信電力は二つの図に

おいて最大レベルのパスを希望波としたシステムの 50 %のところで正規化したものであ

る.これらの図から提案システムの送信電力の 50 %のところの値が最大レベルのパスを

希望波としたシステムより， 3 dB ぐらい高くなっているのが今かる.
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図 5.12: 送信電力の累積分布 (3 クラスタ)
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図 5.13: 送信電力の累積分布 (7 クラスタ)

これは，提案システムが，送信電力を犠牲しながら周波数選択度を下げるために最大

レベルのパスではないパスを希望パスとして選択したことに起因するものと考えられる.

しかし，提案システムにおけるピーク送信電力(例として， 50 %のところより 20 dB 高

いところ)を観察すると，最大レベルのパスを希望波としたシステムより累積分布の確率

が低くなっているのがわかる.このようなピーク送信電力の低減はセル間干渉放射を抑止

するために最も大切になるのである.したがって，将来のマルチセル環境でのシステムの
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5.6. 結言

スループットや容量において，本提案システムの影響について評価を行う必要がある.

5.6 結言

本章では，アナログ電力制御型送信電力制御を用いた MTMR アダプテイブアレイアン

テナシステムにおける新しいピーム制御アルゴリズムを下り回線の DS-CDMA システム

のために提案した.また，計算機シミュレーションを通じて，提案システムが最大レベル

のパスを希望波としたアルゴリズムを導入したシステムと比べて高速 DS-CDMA システ

ムのスループットを向上させるのに有効であることを明らかにした.特に，提案システム

は劣悪な周波数選択性フェージングチャネル環境下においてマルチパス干渉によるおI の

抑圧効果が高く， AMC を採択した CDMA システムに最も適切で、あることを示した.今

後の研究としては，高速変動を伴うチャネル状態での分析と対策，そして多様なセル半径

に従って，マルチセル環境下でのシステムスルプットの分析を行う必要がある.
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第6章

結論

本論文は，筆者が大阪大学大学院工学研究科通信工学専攻在学中に行った，アダプ

ティプアレイアンテナを用いた DS-CDMA システムにおける高速データ伝送方式に関す

る研究をまとめたものである.以下に，本論文の第 2 章から第 5 章までに得られた成果を

総括して述べる.

1.第 2 章では，広帯域 DS-CDMA 方式を用いる高速デー夕方式について述べた後，ア

ダプテイプアレイアンテナの構成や用いるアルゴリズムなどの基本原理について説明

を行った.次に，周波数選択性フェージング環境下でのマルチパス干渉について考察

すると共に，マルチパス干渉対策技術としてアダプテイブアレイアンテナを適用する

場合の問題について考察することで，本研究の意義を明らかにした.

2. 第 3 章では，従来の伝搬路モデルの伝搬路特性とその問題点について明らかにした

後，本研究に用いる MTMR アダプテイブアレイアンテナを用いた伝送システムに適

する広帯域伝搬路モデルとして 3 クラスタ 24 パスモデルと 7 クラスタ 56パスモデル

を提案した.これらのモデルは各パスに対する到来角 (AOA) と放射角 (AOD) 情報を

有するので MTMR アダプテイブアレイアンテナの伝送特性評価に適した伝搬路モデ

ルとして有効であることを明らかにした.

3. 第 4 章では， DS-CDMA システムのフェージング環境下における送信電力制御方式

の原理とその問題点について説明した後，本研究に適用される，遅延プロファイルの

外挿処理を用いたアナログ電力制御型送信電力制御方式を提案した.また計算機シ

ミュレーションによる提案方式の特性評価により，提案方式が，フェージング変動の

激しい環境において高い追随性を保ち，伝送特性の改善に有効であることを明らかに

した.

4. 第 5 章では，周波数選択性フェージング下での広帯域 DS-CDMA システムの設計に
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おいて，高速データ伝送の実現を妨げる大きな原因となるマルチパス干渉の問題を解

決するために，アナログ電力制御型送信電力制御を用いたアダプテイブアレイアンテ

ナによるビーム制御を適用した高速データ伝送技術を提案した.また，この提案シス

テムでは，限られたアンテナの自由度の範囲で仮想遅延プロファイルを生成し，最大

の DUR を持つ希望波とビームパターンを選択することができる周波数選択度評価と

いう新しいピーム制御方式の提案を行った.そして，計算機シミュレーションによっ

て本提案方式が 64QAM のような多値変調方式の導入の可能性を高め，伝送データ速

度の向上に有効であることを明らかにした.
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