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内容梗概

本論文は，筆者が大阪大学 大学院工学研究科 電気電子情報工学専攻在学中に行ったミ
リ波無線通信及び光ファイバ通信における干渉存在下での繰り返し信号検出に関する研究
成果をまとめたものであり，以下の 6章で構成される．
第 1章は序論であり，本研究の背景として，まず高速伝送のための新たな無線周波数帯
の利用に関する現状を述べ，ミリ波帯を用いた高速伝送技術の課題を明らかにする．ミリ
波帯では 100 MHz以上の連続した周波数帯を用いて広帯域伝送を行うことができ，室内無
線 LAN（Local Area Network）の規格としては 60 GHz帯を用いる IEEE（The Institute

of Electrical and Electronics Engineers） 802.11ad規格の標準化が完了している．通信シ
ステムの大容量化の需要に応えるにあたってはミリ波などの高周波数帯の開拓は必要不可
欠と考えられているが，高速伝送特有の課題が存在していることもあり，実用化に時間を
要するという現状もある．また，ミリ波を用いた高速無線伝送の実用化に伴い，大容量通
信を行うミリ波アクセスポイントが大量に設置された場合，ミリ波アクセスポイントに接
続される光アクセス回線の通信もひっ迫するという問題にも直面する．光アクセス回線の
容量を拡大するための伝送方式に関する研究も積極的に行われているものの，実用化に向
けて解決すべき課題は多い．その一方で，近年，高速伝送システム特有のひずみ等の問題
に対して，デジタル信号処理によって補償を行い課題を解決する研究が盛んに行われてい
る．そこで，本研究では高速伝送のためのデジタル信号処理技術に着目し，第 1章では高
速伝送システムにおける干渉通信路の問題とデジタル信号処理の関連性について述べる
ことで本研究の位置づけを明確化する．
第 2章ではまず，既存の干渉通信路の問題に対して優れた信号検出性能を示すターボ等
化技術について述べる．ターボ等化は確率理論に基づく繰り返し信号処理により干渉除去
を行う手法であり，干渉信号の統計的性質を適切に反映することによって，繰り返し処理
の干渉除去能力を高めることが可能とされている．本研究では，このターボ等化技術を高
速伝送特有の干渉通信路の課題に適用することを検討する．具体的には，まず，ミリ波帯
無線通信における重要な課題として，割り当てられた帯域外へのスペクトル漏洩による
隣接チャネル間干渉問題があることを示し，対応すべき課題を明確化する．一方，無線ア
クセスポイントを構成するBBU（Base Band Unit）とRRH（Remote Radio Head）は，
特に日本では，光アクセス回線で繋がれることが多いが，ミリ波無線アクセスが利用され
る時代には，光アクセス回線のさらなる高速化が不可欠となる．そのための技術として，
セルフコヒーレント光ファイバ伝送に着目し，セルフコヒーレント光ファイバ伝送にお
ける signal-signal beat干渉の問題について述べる．これらの課題を解決する手段として，
ターボ等化の適用の可能性についても議論する．
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内容梗概

第 3章では，ミリ波帯無線通信における隣接チャネル間干渉に関して，隣接チャネル間
干渉除去のためのターボ等化手法を提案する．本章では，IEEE 802.11ad規格を前提と
し，隣接するチャネルを使用して単一のアクセスポイントに対して同時に伝送を行うマ
ルチチャネルアクセス時の隣接チャネル間干渉へのターボ等化の適用について述べる．こ
こで，隣接チャネルへのスペクトル漏洩は，増幅器の非線形ひずみに起因して発生するた
め，ターボ等化による干渉除去を適用するためには非線形ひずみの特性を考慮した繰り
返し処理が必要となる．本章では，非線形ひずみを含む干渉通信路として，数式でモデル
化されたシステム構成にターボ等化を適用することにより，干渉除去が実現可能であるこ
とを示す．また，非線形性を含む干渉信号を除去するため，提案手法では受信信号から送
信機の非線形ひずみを推定する方法についても述べる．最後に計算機シミュレーションに
よって提案手法の有効性を示す．
第 4章では，マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送における signal-signal beat干
渉除去のためのターボ等化手法を提案する．提案手法ではマルチキャリア型セルフコヒー
レント伝送における受信信号モデル及び signal-signal beat干渉の信号モデルを明らかに
することで，ターボ等化による干渉除去が可能であることを示す．また，本提案手法では
ターボ等化による干渉除去性能をより向上させるために，EXIT（EXtrinsic Information

Transfer）チャート解析を用いた LDPC（Low Density Parity Check）符号の設計手法の
検討も行う．最後に計算機シミュレーションによって提案手法の有効性を示す．
第 5章では，シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送における signal-signal beat干
渉除去のためのターボ等化手法を提案する．セルフコヒーレント伝送が今後実用化され
る場合，シングルキャリア形式での実装が望まれる可能性もある．その際，ターボ等化の
設計に必要な signal-signal beat 干渉の統計的性質がマルチキャリア型伝送の場合と大き
く異なることから，シングルキャリア形式でのターボ等化も可能とするために，第 4章と
は異なる signal-signal beat成分の統計的性質を考慮したターボ等化手法について述べる．
最後に計算機シミュレーションによって提案手法の有効性を示す．
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う．
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記号

arg(·) 複素数を極座標で表す際の位相をラジアン単位で表す関数
An
i 全ての変数ノードの中で次数 iの変数ノードの割合

Ae
i 全てのエッジの中で次数 iの変数ノードに繋がるエッジの割合

B 広帯域化した信号の離散周波数帯域幅
b 広帯域化した信号のインデックス
Bn
j 全てのチェックノードの中で次数 jの変数ノードの割合

Be
j 全てのエッジの中で次数 jのチェックノードに繋がるエッジの割

合
c 符号語ビットベクトル
c′ インタリーブ後の符号語ビットベクトル
c[kc] 符号語ビットベクトル cの kc番目の要素
Ca×b サイズ a× bの複素行列の集合
CN(t) チェックノードの次数分布を表す多項式
D 波形成形フィルタ処理を表す行列
d 情報ビットベクトル
dm 送信アンテナmの情報ビットベクトル
e ネピア数
exp(·) 指数関数
Ediff マルチチャネルアクセス時の 2チャネルの受信電力差
Ep セルフコヒーレント伝送におけるパイロットトーンの平均エネル

ギー
Es シンボルの平均エネルギー
Eβ セルフコヒーレント伝送における平均総送信エネルギー
FA AポイントのDFT行列
FA′,A クロネッカー積FA ⊗ IA′による拡大DFT行列
fA,a DFT行列FAの a番目の列ベクトル
fc ミリ波通信における中心周波数
fδ ミリ波通信におけるチャネル間の周波数オフセット
G(·) 増幅器の非線形関数
G(·) 多項式で近似した非線形関数
GAM(·) AM-AM特性を表す関数
GPM(·) AM-PM特性を表す関数

xiii



記号

g SSBIの分散ベクトル
g[k] SSBIの分散ベクトルの k番目の要素
H シンボルレート領域の時間領域通信路行列
H 時空間領域通信路行列
Hm 送信アンテナmに関する時空間領域通信路行列
Hn,m 受信アンテナ nと送信アンテナmの間の時間領域通信路行列
Hi′i マルチチャネルアクセスにおける STA iと受信機のチャネル i′

間の通信路行列
H 時空間領域通信路行列Hの周波数領域表現となる対角行列
H 通信路行列Hの周波数領域表現となる対角行列
Hn,m 通信路行列Hn,mの周波数領域表現となる対角行列
h 通信路行列Hの第 1列ベクトル
h′ メモリ長 τ の通信路インパルス応答
hn,m 通信路行列Hn,mの第 1列ベクトル
Ia サイズ a× aの単位行列
ID 復号器の出力相互情報量
IE 等化器の出力相互情報量
j 虚数単位

√
−1

K 送信シンボルブロックの長さ
k 送信シンボルの時間領域インデックス
Kd 情報ビット系列の長さ
Kc 符号語ビット系列の長さ
kc 符号語ビットのインデックス
M MIMO伝送の受信アンテナ数
m MIMO伝送の受信アンテナインデックス
MSE 平均二乗誤差
N MIMO伝送の送信アンテナ数
n MIMO伝送の送信アンテナインデックス
N0 雑音スペクトル密度
Oa a倍アップサンプリング行列
P LPFを表す行列
q MMSEフィルタの出力ベクトル
q 周波数領域のMMSEフィルタ出力ベクトル
Q 1シンボルに含まれるビット数
Q[x] シンボル xに対応するビット系列のベクトル
r 広帯域の受信信号ベクトル
r rの周波数領域表現
Ra×b サイズ a× bの実数行列の集合
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s 広帯域化された送信信号ベクトル
sd セルフコヒーレント伝送の時間領域データ信号ベクトル　
sd sdの周波数領域表現　
sp セルフコヒーレント伝送の時間領域パイロットトーン信号ベクト

ル　
sp spの周波数領域表現　
sNL 増幅器出力信号　
T (·) 相互情報量を計算する EXIT関数
Ui 近似 J 関数の係数
um MIMOの SGAにおける等価雑音の分散
Vδd セルフコヒーレント伝送のスペクトル成形時の周波数オフセット

を処理する行列
VN(t) 変数ノードの次数分布を表す多項式
v 検出信号に含まれる SSBI成分のベクトル
v 検出信号に含まれる SSBI成分の周波数領域表現
v̂ vのソフトレプリカ
W 等化処理で乗じるウェイト行列
Wm 送信アンテナmの送信信号を検出するためのウェイト行列
X シンボル候補点のランダム変数
XG 送信トレーニング系列の行列表現
x 送信シンボルベクトル
x̂ xのソフトレプリカ
x 空間で多重されている送信シンボルベクトル
x̂ xのソフトレプリカ
x̌ 2倍アップサンプリング領域の送信シンボルベクトル
x xの周波数領域表現（OFDMでは周波数領域のシンボルベクト

ル）
x 空間で多重されている送信シンボルベクトルの周波数領域表現
x[k] 送信シンボルベクトル xの k番目の要素
xG 送信トレーニング系列
y 送信シンボルベクトル xに対応した受信シンボルベクトル
y 空間で多重されている受信シンボルベクトル
y̌ 2倍アップサンプリング領域の受信シンボルベクトル
y 空間で多重されている受信シンボルベクトルの周波数領域表現

ỹ yへのソフト干渉キャンセル適用結果

yG 受信トレーニング系列
z 時間領域の雑音ベクトル
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記号

z 時空間領域の雑音ベクトル
α セルフコヒーレント伝送における光領域送信信号
β セルフコヒーレント伝送における光領域受信信号
ΓAM,i 関数GAM(·)のパラメータ
ΓPM,i 関数GPM(·)のパラメータ
Γ i 関数G(·)のパラメータ
γ 復調器出力の外部 LLR（チャネル LLR）
δ セルフコヒーレント伝送のガードバンド δd − ϕ

δd セルフコヒーレント伝送のスペクトル成形時の周波数オフセット
δp セルフコヒーレント伝送のパイロットトーン信号の周波数オフ

セット
ζ[i, k] SSBIに含まれる通信路情報
Θ12 ミリ波のCH1とCH2の周波数オフセットを表す位相回転行列
Θδd 周波数オフセット δdに対応した位相回転行列
λ 復号器出力の外部 LLR

µ SGAにおける等価利得（シンボルブロック内で一定値の場合）
µ[k] SGAにおけるインデックス kの等価利得
ν[k] SGAにおけるインデックス kの等価雑音
Ξ セルフコヒーレント伝送における広帯域通信路行列
Ξ Ξの周波数領域表現となる対角行列
ξ Ξの対角要素のベクトル
ρ 直接検波信号ベクトル
ρdd signal-signal beat成分のベクトル
ρ
dd

signal-signal beat成分の周波数領域表現
ρdd[b] ρddの b番目の要素
ρ
dd
[b] ρ

dd
の b番目の要素

ρdp pilot-signal beat成分のベクトル
ρ
dp

pilot-signal beat成分の周波数領域表現

ρdp[b] ρdpの b番目の要素
ρ
dp
[b] ρ

dp
の b番目の要素

ρpp pilot-pilot beat成分のベクトル
ρ
pp

pilot-pilot beat成分の周波数領域表現

ρpp[b] ρppの b番目の要素
ρ
pp
[b] ρ

pp
の b番目の要素

σ2
ν SGAにおける等価雑音の分散（シンボルブロック内で一定値の

場合）
σ2
ν [k] SGAにおける k番目の等価雑音の分散

xvi



τ マルチパス通信路のメモリ長
Φ 光 IQ変調を表すウェイト行列
χ 任意の外部 LLR系列を表すベクトル
Ψ ミリ波の広帯域通信路行列
ψ 非線形ひずみの誤差ベクトル
ψ′ シンボルレート領域における非線形ひずみの誤差ベクトル
Ω 光ファイバの通信路行列
ωi チャネル iからのACIを表すベクトル
ω̂i ACIのソフトレプリカ

数式の表記法
本論文では，ベクトルは太字の小文字記号で，行列は太字の大文字記号で表現される．
また，ベクトル及び行列の要素番号（インデックス）は基本的に 0から開始するものと
する．加えて，ある行列Aが時間領域成分として定義されている場合，対応する周波数
領域表現をAのように表記するものとする．·∗，·Tと ·Hはそれぞれ共役，転置，共役転
置（エルミート転置）を意味する．diag[a]はベクトル aを対角要素に持つ対角行列を表
す．tr[A]は正方行列Aの対角和（トレース）を表す．A ◦A′は同じサイズの行列Aと
A′の要素毎の積（アダマール積）を表し， A⊗Bは行列AとBのクロネッカー積を表
す．Oa×b及び 1a×bはそれぞれサイズ a × bの零行列とサイズ a × bのすべての要素が 1

である行列を表す．P [a|b]と p(a|b)は bで条件づけられた変数 aの確率質量関数（PMF:

Probability Mass Function）と確率密度関数（PDF: Probability Density Function）をそ
れぞれ表す. Eb {a}は aにおける確率変数 bに対する期待値演算を表し, Eb|c {a}として
いる場合は cで条件づけられた aにおける確率変数 bに対する期待値演算を表す.

xvii





略語

ACI Adjacent Channel Interference 隣接チャネル間干渉
ADC Analog-to-Digital Converter アナログ-デジタル変換器
AGC Automatic Gain Controller 自動利得制御器
AM-AM Amplitude Modulation to Ampli-

tude Modulation

AM-PM Amplitude Modulation to Phase

Modulation

AP Access Point アクセスポイント
AWGN Additive White Gaussian Noise 加法性白色ガウス雑音
BBU Base Band Unit ベースバンドユニット
BER Bit Error Rate ビット誤り率
BPF Band Pass Filter 帯域通過フィルタ
BPSK Binary Phase Shift Keying

CCDF Complementary Cumulative Distri-

bution Function

累積分布補関数

CMOS Complementary Metal Oxide Semi-

conductor

CP Cyclic Prefix サイクリックプレフィックス
CSPR Carrier-to-Signal-Power Ratio

C/U Control/User

DAC Digital-to-Analog Converter デジタル-アナログ変換器
DC Direct-Current 直流
DFT Discrete Fourier Transform 離散フーリエ変換
EXIT EXtrinsic Information Transfer

FDE Frequency Domain Equalization 周波数領域等化
FER Frame Error Rate フレーム誤り率
FIR Finite Impulse Response 有限インパルス応答
GI Guard Interval ガードインターバル
IDFT Inverse Discrete Fourier Transform 離散フーリエ逆変換
IEEE The Institute of Electrical and Elec-

tronics Engineers
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略語

IM-DD Intensity Modulation-Direct Detec-

tion

強度変調-直接検波

ISI Inter-Symbol Interference 符号間干渉
KK Kramers-Kronig

LAN Local Area Network

LLR Log Likelihood Ratio 対数尤度比
LPF Low Pass Filter 低域通過フィルタ
LS Least Square 最小二乗
MAI Multiple Access Interference マルチアクセス干渉
MAP Maximum A-Posteriori 事後確率最大
MI Mutual Information 相互情報量
MIMO Multiple-Input Multiple-Output

MMSE Minimum Mean Square Error 最小平均二乗誤差
MSE Mean Square Error 平均二乗誤差
OBO Output Back-Off 出力バックオフ
OFDM Orthogonal Frequency Division

Multiplexing

直交周波数分割多重

PA Power Amplifier 増幅器
PDF Probability Density Function 確率密度関数
PMF Probability Mass Function 確率質量関数
QAM Quadrature Amplitude Modulation

QPSK Quadrature Phase Shift Keying

RF Radio Frequency

RRH Remote Radio Head

SC/MMSE Soft Canceller followed by Minimum

Mean Square Error filter

SGA Scalar Gaussian Approximation スカラーガウス近似
SINR Signal to Interference and Noise

Power Ratio

信号電力対干渉および雑音電
力比

SNR Signal to Noise Power Ratio 信号電力対雑音電力比
SPA Sum Product Algorithm

SSBI Signal-Signal Beat Interference

STA STAtion 端末
ZF Zero Forcing
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第1章

序論

近年，高品質な動画・音声データなどをリアルタイムで無線伝送するサービスが現れ

たことなどに伴い，セルラネットワークや無線 LAN（Local Area Network）に対する高

速大容量通信の需要はますます増加している．既存の無線通信システムで主に用いられ

ている 6 GHz 以下の周波数帯では，既にほとんどの周波数が様々なシステムに割り当て

られており，それらの通信システムにおいては，大規模MIMO（Massive Multiple-Input

Multiple-Output）による空間多重数の増加や通信路の高品質化 [1]，C/U（Control/User）

分離による基地局機能の高度化 [2]といった技術による周波数利用効率の向上が検討され

ている [3]. しかしながら，これらの技術だけで要求されている通信容量を実現すること

はやはり困難であり，新たな周波数資源の開拓・利用はセルラネットワーク，無線 LAN

システムのいずれにおいても推し進められている．新たな周波数資源としては高周波数帯

のミリ波帯が候補となっており，特に 2010年以降，ミリ波の研究や標準化が盛んに行わ

れている．

ミリ波無線通信の研究そのものは古くから行われていたが，CMOS（Complementary

Metal Oxide Semiconductor）によるミリ波用RF（Radio Frequency）デバイスの実現を

きっかけとして実用化に向けた動きが加速した [4]-[6]．ミリ波などの高周波数帯の特徴と

しては，使用されていない周波数が広いだけでなく，連続して割り当て可能な伝送帯域も

広いということが挙げられる．例えば，6 GHz以下のシステムでは連続した帯域として

利用可能な帯域幅は 100 MHz以下であるのに対して，60 GHz帯のミリ波の無線 LAN規

格である IEEE（The Institute of Electrical and Electronics Engineers） 802.11adでは 2

GHz以上の連続した帯域を用いた伝送が可能である [7]．伝送帯域の拡大によって伝送速

度が線形的に増加可能であることは，C. E. Shannonにより定義された通信路容量 [8]か

ら明確であり，周波数資源枯渇の解消と超高速無線通信の実現が可能な手段としてミリ波

帯に対する期待は非常に高い．このような優れた特徴を持つ一方，これまでミリ波無線が

普及に至らなかった大きな要因として，伝送時のパスロスが非常に大きく十分なカバレッ

ジを確保できないという問題があった．特に，IEEE 802.11ad規格で用いられている 60
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GHz帯は，直進性の高さによってシャドウイングの影響を受けやすいだけではなく，水

分や酸素による吸収減衰も極めて大きい [9], [10]．しかしながら，カバレッジが狭いとい

う特徴は空間的な相互干渉の可能性が低いと捉えることができ，現在想定されているミリ

波通信システムは，高速伝送需要が高いエリアに対して，小規模のカバレッジを持つミリ

波基地局を面的に配置することで，カバレッジの狭さを解消しつつ同一周波数における空

間的な干渉の少ない高速伝送を大量のユーザに提供することを目指している．

以上のように，近年ミリ波無線通信の実用化が積極的に進められており，IEEE 802.11ad

規格に準拠した製品も既に登場している．IEEE 802.11ad規格では 60 GHz帯に 4つのチャ

ネルが規定されており，隣接チャネルへのスペクトル漏洩の量は規格のスペクトルマスク

によって制限される．IEEE 802.11ad規格のスペクトルマスクの特徴として，ミリ波RF

デバイスの要求条件を緩和するため，6 GHz以下の周波数を使用する無線 LAN規格と比

較して緩く設定されていることが挙げられる [7]．隣接チャネルへの漏洩電力が大きくな

る主要因としては増幅器における非線形ひずみがあり [11]-[14]，IEEE 802.11adのスペク

トルマスクの設定では，低コストのRFデバイスを用いた場合でも増幅器の非線形領域を

積極的に使用した電力効率の高い電力増幅を行うことが可能である．しかしながら，隣接

チャネルへの漏洩電力が大きなデバイスの存在を許容するため，近接している場所で隣接

チャネルを用いた無線リンクが存在する場合，大きな隣接チャネル間干渉（ACI: Adjacent

Channel Interference）を受ける可能性が発生する．

また，大容量通信を行うミリ波アクセスポイントを大量に設置する場合，ミリ波伝送機

能をBBU (Base Band Unit）とRRH (Remote Radio Head）に分割し，BBUを一か所に

まとめて配置するとともに，BBUと RRHを光アクセス回線を用いて接続するという方

法が可能であり，特に日本では，この形態はセルラシステムで既に広く用いられている．

この場合，無線信号の帯域が広くなると，光アクセス回線でもより高い伝送速度が要求さ

れ，特にミリ波回線で想定される広帯域信号を光アクセス回線で伝送する場合には，光

アクセス回線の通信もひっ迫するという問題に直面する．光ファイバ通信の大容量化にあ

たっては，コヒーレント検波器を用いたコヒーレント伝送において変調多値数を増加させ

たり偏波多重やモード多重通信を実装することが，通信路容量を直接的に増加させる方法

として盛んに研究が行われている [15], [16]．コヒーレント検波器では，受信光を偏波及

び直角位相成分ごとに分岐し，分岐した光を局部発振レーザ光と合波した後，フォトダイ

オードによってバランス受信することで，同期検波することが可能である．これにより，

無線伝送における同期検波と同様に，複素数の振幅及び位相が変調された多値変調信号の

送受信やデジタル信号処理による通信路ひずみの補償が可能である．しかし，コヒーレン

ト受信に必要なアナログデバイスの数が多く高コストであることや，受信光を分岐する

際の光ハイブリッドにおけるエネルギーのロスが大きいといった問題がある．そのため，

大量設置が必要な短距離の光アクセス回線では，光アンプを用いないために分岐ロスを
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補償できないことや実装コストの面からコヒーレント伝送の実用化は進められておらず，

コヒーレント受信機は超大容量通信を行う長距離伝送での実装が主となっている．現在の

光アクセス回線では，単一のフォトダイオードから構成される直接検波器（絶対値二乗検

波器）を用いた強度変調–直接検波方式（IM-DD: Intensity Modulation-Direct Detection）

が主流であり，電界の複素包絡線の変調を行う高多値変調方式や位相情報を用いる通信路

補償の実装は行われていない．

しかしながら，ミリ波無線通信の高速伝送に耐えうる光アクセス回線を実現するために

は，高多値変調の使用は不可欠であり，近年，光アクセス回線の直接検波器においても複

素包絡線を用いた変復調が可能な方式であるパイロット付与光伝送技術が注目を集めて

いる [17]-[21]．なお，パイロット付与光伝送技術はセルフコヒーレント伝送という呼び方

で現在定着し始めている．セルフコヒーレント伝送ではまず，変調信号スペクトルの端付

近にパイロットトーンを配置して光伝送を行い，受信機ではパイロットトーンが付与され

た受信光が直接検波される．基本的な復調方法としては，直接検波によって生成されたパ

イロット信号とデータ信号のビート成分である pilot-signal beat成分が希望信号成分の線

形写像となることから，pilot-signal beat成分を抽出することによって複素数表現された

変調信号を取り出すことができる．ただし，直接検波の際にはデータ信号光間でのビート

成分である signal-signal beat成分が発生し，これが干渉として希望信号成分に付加され

る．そのため，セルフコヒーレント伝送の実装においては signal-signal beat干渉（SSBI:

Signal-Signal Beat Interference）の補償が課題となる．

これまで，ミリ波無線通信におけるACIと光ファイバ通信のセルフコヒーレント伝送

における SSBIについて述べてきたが，両者の干渉問題の共通点としてデータ信号が干渉

成分の原因（ソース）となっていることが挙げられる．本論文では，これらを干渉通信路

の問題として統一的に捉え，各干渉通信路に適した補償技術に関する検討を行っている．

無線通信分野では，空間多重伝送等の干渉を補償する手段としてデジタル信号処理を用い

た干渉除去アルゴリズムが優れた特性を示してきた．また，光ファイバの分野においても

近年デジタル信号処理が積極的に導入されていることを背景として，本論文では上述した

干渉通信路の問題に対してデジタル信号処理による干渉の補償を考える．ここで，干渉通

信路を統一的に捉えて補償するにあたって，デジタル信号処理技術の中でもターボ原理に

基づくソフト干渉キャンセラ型のターボ等化に着目する．

ターボ原理は，ターボ符号の発明に端を発して生み出された繰り返し信号検出の概念や

手法を表し [22], [23]，復調器や復号器といったモジュールが互いに繰り返し情報を交換し

てフィードバックを与えることで，各モジュールにおける信号検出性能の向上を実現する

原理である．ターボ原理に基づいた等化技術の一つであるソフト干渉キャンセラ型のター

ボ等化（以降，単にターボ等化と呼ぶ）は，適切なアルゴリズムに従って信号の判定と干

渉除去を繰り返すことで，信号検出性能が繰り返し処理毎に改善されるという特徴を持
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つ [24]-[26]．ここで，ソフトというのは，繰り返し処理における信号の判定値として硬判

定値を用いるのではなく，検出される信号の信頼性に応じた重みづけ合成された軟判定値

（ソフト値）を用いることを表している．ターボ等化の応用範囲は非常に広く，フィード

バック構造を構成できるような問題設定に対しては効果的な解決方法として採用されるこ

とが多い [27], [28]．ただし，ターボ等化の信号検出性能は軟判定値の算出や繰り返し情

報の交換方法に大きく依存することから，干渉除去性能を十分に引き出すためには各干渉

問題に対して適切な繰り返し処理が設計されなければならない．最適な信号検出というも

のは一般的に情報理論に基づいて議論され，検出する信号の統計的性質を正確に記述する

ことが重要となってくる．そのため，ターボ等化を適用する際にはまず信号の確率分布を

適切な形で記述することが求められる．本論文ではターボ等化の新たな応用範囲として，

上述したミリ波無線通信及び光ファイバ通信における干渉通信路の問題について検討を

行う．

増幅器の非線形性に起因するACIや直接検波時の SSBIでは信号モデルが複雑となるこ

とから，既存のターボ等化技術を単純に適用することはできない．そこで本論文では，各

干渉通信路における信号モデルをターボ等化が適用できる形で明らかにした後，その信号

モデルに基づいたターボ等化手法を提案し，信号検出性能の評価を行うことでその有効性

を示すことを目的とする．以上を背景に，本論文では次の三つのシナリオに関してターボ

等化の議論を進めていく．

• シングルキャリア伝送を用いる上りリンクミリ波無線通信におけるACIの除去

• マルチキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの除去

• シングルキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの除去

ここで，セルフコヒーレント伝送に関してマルチキャリア及びシングルキャリア型の手法

両方のシナリオを検討している理由として，ターボ等化の設計に必要な signal-signal beat

成分の統計的性質が両者で大きく異なることと，光ファイバ通信ではどちらの方式も使用

される可能性があることから，両方式に適したターボ等化アルゴリズムをそれぞれ検討す

ることに意義があるためである．

第 2章ではまず，ターボ原理の基本的な概念を説明するため，MIMO信号検出におけ

るソフト干渉キャンセラMMSE（SC/MMSE: Soft Canceller followed by Minimum Mean

Square Error filter）ターボ等化について述べる．また，ターボ等化の効果を更に引き出

すためのEXIT（EXtrinsic Information Transfer）チャート解析を用いた誤り訂正符号の

設計手法についても述べる．そして，ミリ波無線通信及びセルフコヒーレント光ファイバ

伝送における干渉問題を明確化し，各課題に対するターボ原理の適用方法に関する議論を

行う．
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第 3章 [A.2][B.2]では，シングルキャリア伝送を用いるミリ波無線通信における上りリ

ンク通信を前提とした場合の，ACI除去のためのターボ等化手法を提案する．提案する

ターボ等化では，増幅器の非線形性に起因する干渉を除去する必要があるため，非線形性

の推定手法に関しても議論する．最後に，計算機シミュレーションにより提案手法の有効

性を確認する．

第 4章 [B.1]では，マルチキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBI

除去のためのターボ等化手法について提案する．本手法では誤り訂正符号として LDPC

（Low Density Parity Check）符号 [29]-[32]を前提としており，ターボ等化の性能を最大

限に引き出すためのLDPC符号に関して，EXITチャート解析を用いた符号設計手法の検

討も行う．最後に，計算機シミュレーションにより提案手法の有効性を確認する．

第 5章 [A.1]では，シングルキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送における，

SSBI除去のためのターボ等化手法を提案する．また，パイロットトーンとデータスペク

トルに対する最適な送信電力の割り当てに関する議論も行う．最後に，計算機シミュレー

ションにより提案手法の有効性を確認する．

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う．
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第2章

ターボ原理と干渉通信路

2.1 緒言
ミリ波無線通信や光ファイバ通信におけるセルフコヒーレント伝送といった高速伝送技

術の実用化の際に課題となる干渉通信路の問題に対し，ターボ等化技術の適用は有効な解

決手段になることが期待できる．ただし，複雑な信号モデルを持つ干渉通信路の問題に対

しては，ターボ等化の動作原理を正確に理解したうえで，各干渉通信路の構造をターボ原

理の観点から明確にしておく必要がある．本章では，ターボ等化の基本的な動作原理を理

解するため，まずMIMO信号検出のためのターボ等化器について述べる．続いて，ター

ボ等化の効果を更に引き出すための EXITチャート 解析を用いた誤り訂正符号の設計手

法についても述べる．そして，ミリ波無線通信におけるACIとセルフコヒーレント光ファ

イバ伝送における SSBIの課題を明確化し，各干渉通信路に対するターボ原理の適用方法

に関する議論を行う．

2.2 MIMO伝送おけるターボ等化
本節ではターボ原理の基本概念について理解するため，MIMO信号検出のためのター

ボ等化技術について述べる．本節では，送信アンテナ数M，受信アンテナ数NのMIMO

通信路を考える．図 2.1にMIMO伝送の送信機構成を示す．送信機では，m番目の送信

アンテナから伝送される情報ビット系列 dm ∈ {0, 1}Kd×1に通信路符号化が施され，符号

語ビット系列 cm ∈ {0, 1}Kc×1が生成される．ただし，Kdは情報ビット長，Kcは符号語

ビットの系列長を表す．また，アンテナのインデックスは 0ではなく 1から開始すること

に注意されたい．符号語ビット系列は，各系列で異なるインタリーバ（Πm）によってイ

ンタリーブ処理が施された後，変調器にて変調シンボルブロックxm ∈ CK×1へ変換され

る．ただし，Kは変調シンボルブロックのサイズを表す．各送信アンテナの送信信号ベク
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図 2.1: MIMO伝送の送信機構成

トル xmを連接して表した時空間領域の送信信号ベクトルが次式で与えられる．

x =
[
xT
1 , . . . ,x

T
m, . . . ,x

T
M

]T ∈ CMK×1 (2.1)

続いて，図 2.2に SC/MMSEターボ等化機能を持つMIMO受信機構成を示す．本節で

は各送受信アンテナ間の通信路としてマルチパスフェージング通信路を仮定する．また，

マルチパスフェージング環境下のMIMO信号検出のためのターボ等化手法として，比較

的少ない演算量で実装可能な周波数領域等化（FDE: Frequency Domain Equalization）型

のターボ等化について議論する．FDE型のターボ等化を用いる場合，送信シンボルブロッ

ク xmの前にサイクリックプレフィックス（CP: Cyclic Prefix）を付与して伝送を行うこ

とで，効率的に等化処理を施すことが可能となるため [33]，本節でも送信信号にCPを付

与するものとする．受信機では受信信号からCP部分が除去され，N本の受信アンテナ数

に対応した時空間領域の受信シンボルベクトル y =
[
yT
1 , . . . ,y

T
n , . . . ,y

T
N

]T ∈ CNK×1が次

式で与えられる．

y =Hx+ z (2.2)

ただし，z =
[
zT1 , . . . , z

T
n , . . . , z

T
N

]T ∈ CNK×1は雑音スペクトル密度をN0としたときに

各要素が CN (0, N0)に従う複素ガウス雑音の時空間ベクトルであり，znは n番目の受信

アンテナにおける雑音ベクトルを表す．また，H ∈ CNK×MKは時空間領域の通信路行列

を表し，次式のように定義される．

H = [H1, . . . ,Hm, · · · ,HM ] (2.3)

Hm =
[
HT

1,m, . . . ,H
T
n,m, · · · ,HT

N,m

]T
(2.4)
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図 2.2: SC/MMSEターボ等化機能を持つMIMO受信機構成

ただし，Hn,mはm番目の送信アンテナと n番目の受信アンテナ間の通信路行列を表す．

マルチパス通信路のメモリ長が τの場合，CPが除去された後の通信路行列Hn,m ∈ CK×K

は，次式のように第 1列ベクトルhn,m = [hn,m[0], . . . , hn,m[τ − 1],O1×(K−τ)]
Tに基づく巡

回行列で表される．

Hn,m =



hn,m[0] hn,m[τ − 1] hn,m[1]

hn,m[1] hn,m[0]
. . .

...
...

. . . 0 hn,m[τ − 1]

hn,m[τ − 1]
. . .

0
. . .

. . .
...

. . .
. . .

. . .

0 · · · 0 hn,m[τ − 1] · · · · · · hn,m[0]


(2.5)

ここで，CPの効果によりHn,mの周波数領域表現となる対角行列Hn,mが，離散フーリ

エ変換（DFT: Discrete Fourier Transform）行列を用いて次式のように表される．

Hn,m = FKHn,mF
H
K (2.6)
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ただし，FK は次式で定義されるDFT行列である．

FK =
1√
K

[fK,0, . . . ,fK,k, . . . ,fK,K−1] (2.7)

fK,k =
[
e−j2π 0·k

K , e−j2π 1·k
K , . . . , e−j2π

(K−1)·k
K

]T
(2.8)

式 (2.2)では，通信路行列H の影響によって xの各要素が時空間にわたって干渉してお

り，ターボ等化ではこのマルチアクセス干渉（MAI: Multiple Access Interference）や符

号間干渉（ISI: Inter-Symbol Interference）を繰り返し信号処理によって補償する．

ターボ等化の原型は，BPSK（Binary Phase Shift Keying）の直列連接符号器に基づく

ものであり，C. Douillardによって 1995年に提案された [24]．提案されたターボ等化器

は，通信路符号化及びインターリーバの適用を前提とし，マルチパス通信路をFIR（Finite

Impulse Response）フィルタのトレリス構造を有する符号化率 1の符号化器と考え，シス

テム全体を直列連接畳み込み符号の符号化及び復号と見なしている．本節のシステムモ

デルでは，マルチパス通信路を内符号，通信路符号化器を外符号として，その間にインタ

リーバを配置した直列連接ターボ符号と見ることができる．そしてC. Douillardの手法で

は，直列連接型ターボ符号の復号アルゴリズムを用いて通信路で生じる ISIの等化を実現

している．しかし，C. Douillardの手法では，通信路のメモリ長が長くなるにつれて通信

路のトレリス構造における状態数が指数関数的に増えてしまい，等化処理で要求される演

算量が増大してしまう問題を抱える．

この問題に対して，トレリス構造に基づくことなく等化を実現する演算効率に優れたア

ルゴリズムがD. Reynoldsにより2001年に提案された [34]．D. Reynoldsの手法は，ソフト

キャンセラ及びMMSE基準の線形適応フィルタ [35]によって構成されており，SC/MMSE

と呼ばれている．SC/MMSE型のターボ等化器は軟入力軟出力の SC/MMSE等化器と通

信路復号器から構成されており，それらがデインタリーバとインタリーバを介して接続さ

れている．SC/MMSE等化器ではまず，復号器から与えられる事前情報から生成された

受信信号のソフトレプリカが減算され，干渉の除去が行われる．本節では FDE型のター

ボ等化である周波数領域 SC/MMSEについて述べる．本方式では周波数領域にて干渉除

去及び等化処理が施される．まず，周波数領域で干渉除去を行うため次式のようにyの各

受信シンボルブロックに対してDFTが適用される．

y = FN,Ky = FN,K
(
Hx+ z

)
(2.9)

ただし，FN,Kはクロネッカー積⊗を用いてFK ⊗ IN と定義される．式 (2.6)を用いると，
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式 (2.9)は次式で表すことができる．

y = FN,KF
H
N,KHFM,Kx+ FN,Kz =HFM,Kx+ FN,Kz (2.10)

H = FN,KHF
H
M,K = [H1, . . . ,Hm, · · · ,HM ] (2.11)

Hm =
[
H1,m, . . . ,Hn,m, · · · ,HN,m

]T
(2.12)

続いて，ソフトレプリカを用いた干渉除去が施される．ソフトレプリカの生成方法の

詳細については後述するが，次式で定義される干渉信号の条件付き期待値として与えら

れる．

Ex|λ
{
HFM,Kx

}
= HFM,KEx|λ {x}

≜ HFM,Kx̂ (2.13)

ただし，期待値の条件λは復号器から与えられる事前情報を表すものとする．また，HFM,K

は xの要素に対して線形の乗算処理を行うだけなので期待値計算の外側に出せることに

注意されたい．ソフトキャンセル処理は次式で表現される．

ỹ = y −HFM,Kx̂ =HFM,K

(
x− x̂

)
+ FM,Kz (2.14)

ただし，通信路行列Hの情報は受信機で既知であるものとする．また，繰り返し 1回目

の SC/MMSEにおいては復号器からの事前情報は存在せず，式 (2.13)のソフトレプリカ

は零ベクトルである．式 (2.14)のソフトキャンセル処理は，全信号成分をキャンセルする

働きを担っており，ベクトル ỹはキャンセルしきれない残留信号成分に相当している．続

いて，希望信号成分の抽出が各送信アンテナの送信シンボルブロックxm毎に行われ，xm
の抽出と残留信号成分の除去を行うためのMMSE基準の線形適応フィルタが適用される．

MMSEフィルタの出力はウェイト行列Wm ∈ CMK×Kを用いて次式のように算出される．

qm = F H
KW

H
m

(
ỹ + FM,KHmx̂m

)
(2.15)

式 (2.15)では，残留信号成分に希望信号成分の周波数領域での期待値FM,KHmx̂mを加算

したベクトルに対し，ウェイト行列Wmが乗算され，最終的に F H
K によって時間領域の

シンボル系列へと変換されている．MMSE基準のウェイト行列Wmは，次式の平均二乗

誤差（MSE: Mean Square Error）を最小化する最小化問題を解くことで得られる．

Wm = argmin
Wm

MSE (2.16)

MSE = Ex,z|λ

{∣∣W H
m

(
ỹ + FM,KHmx̂m

)
− FKxm

∣∣2} (2.17)

11
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上式の最小化問題を解いたうえで，式 (2.15)にWmを代入すると，MMSEフィルタの出

力 qmは次式となる．

qm = (1 + κmηm)
−1
[
κmx̂m + F H

KHmR
−1

ỹ
ỹ
]

(2.18)

ここで，式 (2.18)で用いられている各変数は次式で算出される [36]．

ηm =
1

K

K−1∑
k=0

|x̂m[k]|2 (2.19)

Rx = (IM − diag[κ1, . . . , κM ])⊗ IK (2.20)

Rỹ = HHRxH +N0INK (2.21)

κm =
1

K
tr
[
HH

mR
−1

ỹ
Hm

]
(2.22)

続いて，MMSEフィルタ出力は復号処理を行うために，復号器へ入力するための情報

に変換される．一般的に軟入力の復号器へ入力する情報としては，符号語ビットの外部対

数尤度比（LLR: Log Likelihood Ratio）が軟判定値として用いられる．符号語ビット系

列のインデックスを kcとすると，kc番目の符号語ビット cm[kc]に対する外部 LLR γm[kc]

（kc ∈ {0, . . . , Kc − 1}）は次式で定義される．

γm[kc] = ln
p (qm|cm[kc] = 1)

p (qm|cm[kc] = 0)
(2.23)

ただし，p (qm|cm[kc] = 0 or 1)は cm[kc] = 0 or 1で条件づけられた qmの条件付き確率密

度関数であり，これが尤度を表している．式 (2.23)を効率的に求めるために，スカラーガ

ウス近似（SGA: Scalar Gaussian Approximation）がよく用いられる．MMSEフィルタ

出力 q[k]に対して次式の SGAを適用する．

qm[k] = µmxm[k] + νm[k] (2.24)

ただし，µmは [36]より次式で算出される等価利得である．

µm = (1 + κmηm)
−1κm (2.25)

また，νm[k]は等価ガウス雑音成分であり，平均を 0として分散が次式で与えられる．

u2
m = Ex,z|λ

{
|ν[k]|2

}
= µm − µ2

m (2.26)

以上の SGAを適用することにより，MMSEフィルタ出力の外部 LLRが複素ガウス分布

の確率密度関数に従うものとして，外部 LLRを次式で算出できる．

γm[kc] = ln

∑
X+∈{X|cm[kc]=1}

exp
[
− |qm[k]−µmX+|2

u2m

]
∑

X−∈{X|cm[kc]=0}

exp
[
− |qm[k]−µmX−|2

u2m

] (2.27)
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2.2 MIMO伝送おけるターボ等化

ただし，{X |cm[kc] = 0 or 1}は cm[kc] = 0 or 1であるときのシンボル候補点の集合であ

り，qm[k]は cm[kc]の情報を含んでいる xm[k]に対応するMMSEフィルタ出力である．

MMSEフィルタ出力の外部 LLR系列 γm = [γm[0], . . . , γm[Kc − 1]]T ∈ RKc×1はデイ

ンタリーブされた後，通信路復号器へと入力される．復号器では，誤り訂正符号の種類

に応じて最大事後確率（MAP: Maximum A-Posteriori）アルゴリズム等を用いて復号処

理が施される．一般的に軟入力の復号器では，等化器出力の外部 LLRをチャネル情報

（チャネル LLR）として用い， 軟判定結果として事後 LLRが算出される．最後の繰り返

し処理においては，情報ビットに対応する事後 LLRが硬判定されることで情報ビットの

判定値 d̂m が得られる．一方，繰り返しの途中では事後 LLRからチャネル LLRを差し

引いたものが，復号器出力の外部 LLRとして SC/MMSE等化器へとフィードバックさ

れる．SC/MMSE等化器ではこの外部 LLRを事前情報としてソフトレプリカ x̂mが生成

される．以下では，変調多値数 2Qの QAM（Quadrature Amplitude Modulation）シン

ボルに対する ソフトレプリカの生成方法について述べる．まず，復号器出力の外部 LLR

がインタリーブされた系列を λm = [λm[0], . . . , λm[Kc − 1]]T ∈ RKc×1 で表す．続いて，

送信機にてインタリーブされた符号語を c′m ∈ {0, 1}Kc×1 とし， 送信シンボル x[k]を

決定する符号語ビットを c′m[k] = [c′m[Qk], . . . , c′m[Q(k + 1)− 1]]T，対応する事前 LLRを

λm[k] = [λm[Qk], . . . , λm[Q(k + 1)− 1]]Tとすると，送信シンボル xm[k]のソフトレプリ

カ x̂m[k]が次式で算出される．

x̂m[k] = Exm[k]|λm{xm[k]} =
∑
x∈X

xP
[
xm[k] = x|λ

]
=

∑
x∈X

xP
[
c′m[k] = Q[x]|λm[k]

]
=

∑
x∈X

x

Q−1∏
l=0

P
[
c′m[Qk + l] = c̃l|λ[Qk + l]

]
(2.28)

ただし，Q[x] = [c̃0, . . . , c̃Q−1]
Tはシンボルが xであるときのビット構成を表す．式 (2.28)

より，送信シンボル xm[k]のソフトレプリカの算出のためには，各符号語ビットの条件付

き確率 P [c′[Qk + l] = c̃l|λ[Qk + l]]を個別に求めておく必要があることを確認でき，LLR

の定義からその条件付き確率は次式で算出可能である．

P [c′m[l] = 1|λm[l]] =
exp(λm[l])

1 + exp(λm[l])
(2.29)

P [c′m[l] = 0|λm[l]] =
1

1 + exp(λm[l])
(2.30)

以上の数式をもとに変調シンボルブロックのソフトレプリカ x̂m が生成される．再び，

MIMO信号検出の内容に議論を戻すと，各送信アンテナの送信信号に対する復号処理が施
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第 2章 ターボ原理と干渉通信路

され，全ての送信シンボルブロックxmのソフトレプリカが算出されることで，式 (2.13)

及び式 (2.14)を用いたソフト干渉キャンセルが実行される．そして，ターボ等化器では

SC/MMSEと通信路復号器の間で軟判定値（外部 LLR）が繰り返し交換され，等化処理

と復号処理が交互に実行される．

以上で述べた繰り返し信号処理がターボ原理の基本構成となっており，外部情報の交換

という手段を用いて各モジュールにおける事前情報の精度の向上を図っている．ターボ原

理では繰り返しの過程において交換されるソフト値の信頼性が徐々に向上していくことが

重要となるが，そのためには本節で示した確率論に基づくソフト値の算出が必要となる．

以降ではより複雑な干渉通信路のためのターボ等化に関する検討を行うが，それらの検討

は本節で述べたターボ原理の基本に則ったものである．

2.3 EXITチャート解析を用いたターボ等化のた
めのLDPC符号設計

本節では，ターボ等化の効果を更に引き出すためのEXIT解析を用いた誤り訂正符号の

設計手法について述べる．これまで説明してきた復号器のフィードバックを利用するター

ボ等化では，等化器と復号器の間で外部 LLRが適切に交換されることで効果的な干渉除

去機能が発揮される．そのため，交換される外部 LLRの振る舞いを把握したうえで，繰

り返し信号検出に適した誤り訂正符号を使用することが望ましい．EXITチャート解析は，

繰り返し信号処理における情報交換の様子を視覚的に描写するためのツールとしてよく

用いられており，本節では EXITチャート解析を用いたターボ等化のための LDPC符号

の設計に関する検討を行う．

2.3.1 EXITチャート解析

実際に交換される外部 LLR系列は様々な値を持つ系列であり，情報交換の振る舞いを

評価する指標としては扱いにくい．そこで，EXITチャート解析では外部 LLR系列を単

一の相互情報量（MI: Mutual Information）に変換することで解析を行う．相互情報量は

2つの確率変数の相互依存の尺度を表す量であり，通信システムでは主に，受信信号を観

測した結果，送信信号の情報に関する知識がどの程度増えたか，つまり，送信情報に関す

る曖昧さがどの程度減少したかを表す相互情報量が用いられる．ビットに対する LLRが

有する相互情報量は 0.0から 1.0の範囲の値を持つ単一の評価指標であり，軟判定値を入

出力とするモジュールにおける情報交換の振る舞いに関して，信号処理の過程で相互情報

量の値がどのように変化したかによって評価することができる．そして，EXITチャート
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図 2.3: EXITチャートの例

解析では，0.0から 1.0の範囲を持つチャートで情報交換の振る舞いを相互情報量の観点

から描写する．

図 2.3にEXITチャートの一例を示す．以下では，2.2節のシステムにおいて送受信アン

テナ数をM = 1，N = 1とした単純な場合を考える．そのため，送信アンテナのインデッ

クスmの表記は省略する．ここで，EXITチャート解析について説明するため，符号語

ビット系列 cに対応するあるモジュールの出力 LLR系列をχ = [χ[0], . . . , χ[Kc − 1]]Tで

定義する．LLR χの各要素が対称的な確率分布を持つ場合，その相互情報量を求める関

数は次式で与えられることが知られている [37], [38]．

T (χ) = 1− 1

Kc

Kc−1∑
kc=0

log2
[
1 + e−(2c[kc]−1)χ[kc]

]
(2.31)

式 (2.31)は，Monte Carloシミュレーション等によって実際に交換される LLRから相互

情報量を算出する関数として用いられる．ただし，相互情報量を精度良く算出するため

には十分に長い観測時間，つまり LLRの系列長Kcが十分長い必要があることに注意さ

れたい．2.2節のターボ等化においては，等化器から出力された外部 LLR γ の相互情報

量（出力相互情報量）と復号器から出力された外部 LLR λの出力相互情報量が，それぞ

れ IE = T (γ)と ID = T (λ)で与えられる．ただし，インタリーバ及びデインタリーバは

相互情報量の計算に影響を与えるものではないのでここでは無視している．繰り返し信

号処理では，等化器の入力相互情報量が ID，復号器の入力相互情報量が IEとなる．IDと

IEの入出力の様子を描写したチャートが図 2.3である．
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第 2章 ターボ原理と干渉通信路

まず図 2.3の 2つのカーブ（EqualizerとDecoder）は，それぞれ 0.0から 1.0の任意の

入力相互情報量に対して算出された等化器の出力相互情報量のカーブ（EXITカーブと呼

称する）と，任意の入力相互情報量に対して算出された復号器の出力相互情報量のEXIT

カーブを表している．任意の入力相互情報量に対して式 (2.31)を適用して出力相互情報

量を得る方法に関しては後述する．また，EXIT軌跡（Trajectory）は，実際に交換して

いる外部 LLRから換算した相互情報量の変化の様子を表している．図 2.3(a)では符号化

率 1/2の LDPC符号を用いた場合の復号器の EXITカーブが描かれているのに対し，図

2.3(b)では符号化率 2/3の LDPC符号を用いた場合の復号器の EXITカーブが描かれて

いる．図 2.3(a)のEXIT軌跡では，いくつかの繰り返し処理の後に復号器の出力相互情報

量 IDが 1.0に到達しており，これは復号結果として符号語ビット cに関する知識が完全

に得られたことを意味している．このように 2つのEXITカーブが途中で交差しない状態

（「トンネルが開いた状態」と表現される）であれば，繰り返し処理によってエラーフリー

の信号検出が達成できると期待される．一方，それぞれのEXITカーブの形状は通信路の

状況や符号化方法，復号アルゴリズム等によって変化する．図 2.3(b)では LDPC符号の

符号化率が増加した結果，2つのカーブが途中で交差するようなトンネルが閉じた状態と

なっており，エラーフリーの信号検出は期待できなくなる．EXITチャート解析では，こ

のように繰り返し信号処理における情報交換の有効性を視覚的に評価することが可能で

ある．

続いて，任意の入力相互情報量に対する出力相互情報量のカーブの描写方法について

説明する．各モジュールは外部 LLR系列を入力としており，入力相互情報量を軸として

EXITカーブを描くためには，任意の入力相互情報量の条件を満たす外部LLR系列を準備

する必要がある．相互情報量の値は外部LLR系列の確率分布に依存して決定されるが，特

定の相互情報量の値から本来の確率分布に従う外部LLR系列を逆に生成することは容易で

はない．しかしながら，EXITチャート解析では，各モジュールに入力される外部LLRが

ガウス分布に従うBPSK信号であるという近似と，一貫性条件（Consistency Condition）

と呼ばれる条件を満たすという近似の下で，相互情報量と外部 LLR系列の変換を実現し

ている [39]．2.2節で用いた SGAの式と同様の形式で外部 LLRの近似を次式で与える．

χ[kc] = µχ(2c[kc]− 1) + νχ[kc] (2.32)

ただし，νχ[kc] ∈ RはN (0, σ2
ν)に従う実数ガウス乱数である．一貫性条件とは，等価利得

µχ ∈ Rと等価雑音分散 σ2
ν の間に，2µχ = σ2

ν という関係が成立することを表す．この関

係は本来，干渉が存在しないガウス性の通信路におけるBPSKやQPSK信号に対する復

調器出力 LLRや，近似のないMAP復号器の出力等に見られる特徴であるが，計算機シ

ミュレーションによるLLRの確率分布の測定を行うことなく相互情報量とLLRとの相互

変換が可能であることから [39]，EXITカーブを描く際に近似的に用いられることが多い．
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一貫性条件を仮定することで，式 (2.32)は χ[kc] = σ2
ν(2c[kc]− 1)/2 + νχ[kc]となり，任意

の相互情報量に対応した σνの生成及びN (0, σ2
ν)に従う実数ガウス乱数を生成可能となる

ので，特定の入力相互情報量を持つ外部 LLR系列の生成が可能となる．まず，σνから相

互情報量を求める関数が次式で与えられる J 関数として定義される．

Iχ = J(σν) = 1− 1√
2πσν

∫ ∞

−∞
exp

{
−(a− σ2

ν/2)
2

2σ2
ν

}
log2{1 + exp(−a)}da (2.33)

ただし，Iχは σνに対応した相互情報量を表す．上式は相互情報量の定義に従って，ガウ

ス分布に従うBPSKの受信信号のPDFから相互情報量を計算する式であり，分布の対称

性から c[kc] = 1の条件付きPDFのみを用いて計算されていることに注意されたい．また，

計算機で相互情報量を算出する場合には，式 (2.33)から Nelder-Meadシンプレックス法

[40]により求められた次式で与えられる近似式が良く用いられる [37]．

J(σν) ≈
(
1− 2−U1σ

2U2
ν

)U3

(2.34)

ただし，U1 = 0.3073，U2 = 0.8935，U3 = 1.1064である．J 関数は一価関数なのでその

逆関数も一意に存在し，その近似式も次式で与えられる．

σν = J−1(Iχ) ≈
{
− 1

U1

log2

(
1− I

1
U3
χ

)} 1
2U2

(2.35)

式 (2.35)より，任意の相互情報量に対応した σν の生成及び σν を用いた外部 LLR系列の

生成が可能となり，その外部 LLR系列を等化器や復号器に入力して出力相互情報量を観

測することで，入力相互情報量と出力相互情報量の関係を表す関数が求められる．そして

この関数を EXITチャート上にプロットしたものが EXITカーブとなる．

2.3.2 LDPC符号の設計

2.3.1項では EXITチャート解析による情報交換の振る舞いの評価方法について述べた

が，本項では，EXITチャート解析を評価基準としたLDPC符号の設計手法について述べ

る．本論文では誤り訂正符号として LDPC符号を用いることを前提とし，ここで議論す

る LDPC符号の設計手法は第 4章及び第 5章のセルフコヒーレント光ファイバ伝送にお

けるターボ等化で活用される．2.3.1項の EXITチャート解析では，各モジュールで算出

された外部 LLRを観測することで各モジュールのカーブ（EXIT関数と呼ぶ）を描写し

ていた．しかし，LDPC符号を用いる場合，復号処理を施した外部 LLRを観測せずとも，

符号構造からEXIT関数を予測することが可能であり，繰り返し信号処理にとって都合の

良い形状の EXIT関数を持つ LDPC符号の設計手法が S. Ten Brinkらによって確立され

ている [37], [41]．
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図 2.4: LDPC符号における相互情報量の交換の様子

LDPC符号は検査行列（Parity Check Matrix）によってその符号構造が決定され，そ

の復号特性は検査行列の各行と各列の次数分布から予測することが可能である．ただし，

次数分布とは各行と各列に含まれる 1の割合を表す分布である．検査行列は，タナーグ

ラフによって表現されることが多く，タナーグラフは，検査行列の列を変数ノード，行

をチェックノードとし，行列内の非零の要素に対応する変数ノードとチェックノード同士

をエッジで結んだ 2部グラフである [30]-[32]．LDPC符号の復号法としてよく用いられる

SPA（Sum Product Algorithm）では，このタナーグラフの構造に基づいて変数ノードと

チェックノード間で情報を繰り返し交換することで復号処理が行われる． いま，復号器

から等化器に渡される最終的な出力相互情報量を計算するために，図 2.4のようなモデル

を考える．図 2.4では，等化器から復号器に渡された相互情報量 IE outは，変数ノードの

相互情報量の更新に用いられている．また，変数ノードとチェックノード間で適当な回数

相互情報量の交換が行われた後に，変数ノードから等化器に対して復号器の出力相互情報

量 ID outが渡される．[37]によると，検査行列の次数分布によって各ノードが出力する平

均の相互情報量が求められるため，まず，変数ノードの次数分布多項式VN(t)と，チェッ

クノードの次数分布多項式CN(t)を次式で定義する．

VN(t) =
∑
i

An
i t
i−1 (2.36)

CN(t) =
∑
j

Bn
j t
j−1 (2.37)

ただし，An
i は全ての変数ノードの中で i個のエッジを持つノードの割合を表し，Bn

j は全

てのチェックノードの中で j 個のエッジを持つノードの割合を表す．多項式 VN(t)及び

CN(t)は全体のノード数に対する特定のノードの割合を示しており，ノードの観点から定

義される多項式であるが，LDPC復号における内部繰り返しにおいて情報の伝達及び更新

を行うのはタナーグラフのエッジであり，変数ノード及びチェックノードにおける相互情
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2.3 EXITチャート解析を用いたターボ等化のための LDPC符号設計
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図 2.5: 次数分布を変更した LDPC符号に関する EXITチャートの例

報量の算出では，次式で変換されるエッジの観点から定義される次数分布も必要となる．

Ae
i =

An
i · i∑

iAn
i · i

(2.38)

Be
j =

Bn
j · j∑
j Bn

j · j
(2.39)

Ae
i 及び Bn

j を用いると，図 2.4中の Iv outと Ic outが次式によって与えられる [41]．

Iv out[l] =
∑
i

Ae
iJ

({
[i− 1][J−1 (Ic out[l − 1])]2 + [J−1(IE out)]

2
} 1

2

)
(2.40)

Ic out[l] = 1−
∑
j

Be
jJ
(√

(j − 1)J−1 (1− Iv out[l])
)

(2.41)

ただし，lは LDPC復号における内部繰り返しにおいて l回目の繰り返しであることを示

しており，1回目の Iv out[1]の計算では Ic out[0] = 0とする．式 (2.40)及び (2.41)は，SPA

復号の内部繰り返し処理においてタナーグラフのエッジが更新する情報（LLRに対応し

た値）を，相互情報量の交換に置き換えた式となっている．内部繰り返しにて適切な回数

情報の交換が行われた後，最終的な復号器の出力として ID outが次式によって算出される．

ID out =
∑
i

An
i J
(√

iJ−1(Ic out[L])
)

(2.42)
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第 2章 ターボ原理と干渉通信路
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図 2.6: ミリ波無線通信システムにおけるマルチチャネルアクセス

ただし，Lは内部繰り返しの最大許容回数を表す．上述した相互情報量の計算式を用いる

と，ある等化器出力の相互情報量を受け取った際の LDPC復号器の出力相互情報量を算

出することが可能となる．つまり，2.3.1項の手法を用いて算出された等化器の EXIT関

数に対し，EXITチャートのトンネルが最も開くような LDPC符号の次数分布について

議論することが可能となる．図 2.3(a)のEXITチャートに対し，次数分布の調整して設計

した LDPC符号を用いた場合の復号器 EXITカーブを追加した EXITチャートの例を図

2.5に示す．追加された LDPC符号の復号器EXITカーブは，次数分布を調整することに

よってカーブの形状をある程度柔軟に変形できており，図 2.3(a)と同じ等化器EXITカー

ブに対してもEXIT軌跡が右端まで到達しているため，繰り返し処理の収束特性が改善さ

れていることを確認できる．

2.4 ミリ波無線通信におけるACI

2.2節では，MIMO伝送におけるMAI除去のための SC/MMSE型のターボ等化の解説

を通してターボ原理についての整理を行った．本節では，ミリ波無線通信におけるACIに

ついて述べ，MAIの問題をACIの問題に置き換えた場合のターボ等化の設計における課

題について明らかにする．第 1章で述べたように，IEEE 802.11ad規格では 4つのチャネ

ルが規定されているが，スペクトルマスクの設定が比較的緩いことから，隣接するチャネ

ルが同時に使用された際に増幅器の非線形性に起因するACIが通信品質を劣化させてし

まう．本論文では，図 2.6に示すマルチチャネルアクセスの手順に従うミリ波無線LANシ

ステムを前提とし，複数の端末（STA: STAtion）が単一のアクセスポイント（AP: Access

Point）へ同時に通信を行う上りリンク通信を想定する．図 2.6ではまず STA1がパケッ

トを生起し，チャネル 1（CH1）を使用してAPへの上りリンク通信を確立している．こ

のように，パケットの生起が最も早かった STAをプライマリ STAと呼ぶものとする．ま
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2.4 ミリ波無線通信におけるACI

た，このミリ波無線 LANシステムではビームフォーミングの利用を前提とする．ビーム

フォーミングとは，送信電力やアンテナの指向性を制御することで，信号検出のために都

合の良い通信路を形成する技術であり，パスロスの大きいミリ波においては電波を特定の

方向に細く絞ることで伝送距離を延ばすビームフォーミングの利用が想定される [42]-[46]．

IEEE 802.11ad規格では，データ伝送前のトレーニング期間において最適なビームの方向

を探索するビームフォーミングトレーニングの期間が設けられており，本節のシステム

ではこの仕様に則ってAPとプライマリ STAのビームの指向性がビームフォーミングに

よって互いに向き合っているものとする．続いて，プライマリ STAがパケットを伝送して

るときに，STA2（セカンダリ STAと呼ぶ）がパケット伝送を要求した場合，APはCH1

以外のチャネルを用いて STA2と通信可能かどうかを確認し，空いているチャネルである

CH2を STA2に割り当てて同時受信を試みる．ただし，同時伝送を行うときもAPの受信

アンテナのビームの指向性はプライマリ STAに向くものとし，セカンダリ STAはその状

況で伝送を行う．このようなマルチチャネルアクセスを使用することで，ミリ波帯の周波

数を効率的に使用し，ミリ波アクセスポイントへの同時接続可能な端末数を増加させるこ

とが可能となる．

IEEE 802.11ad規格のスペクトルマスクでは，隣接チャネルへのスペクトル漏洩は 20

dBrほど許容される．これは，スペクトルのメインローブに対して 20 dB以下のサイド

ローブなら許容できることを意味している．このため，スペクトルマスクの限界まで使用

した信号が伝送された場合，STAと AP間の距離やビームの指向性に依存した受信電力

の差によって，隣接するチャネルにおいてACIが深刻なレベルになることが懸念される．

上述したマルチチャネル同時受信のシステムではこのようにACIの問題が発生してしま

う一方で，APの受信機では両方の STAからの上り信号を同時に検出するという特徴を

持つ．この同時受信の構造が，ACI除去のためのターボ等化を検討するうえでの手がかり

となっている．マルチチャネル受信機では，各チャネルに割り当てられた信号それぞれに

復調及び復号処理が施され，その際に隣接チャネルからの漏洩スペクトル成分が干渉とな

る．漏洩スペクトル成分の形状が送信機の変調信号と増幅器（PA: Power Amplifier）の

非線形性によって決定されるものとすると，受信機において変調信号と非線形性に関する

情報があればACIの補償が可能であると期待できる．つまり，ACIによって信号検出性

能が劣化している状態であっても，非線形性の情報があれば復号器のフィードバックを利

用したターボ等化によってACIのソフトレプリカを生成することができ，ターボ等化に

よるACIの除去が可能となる．以上の背景をもとに，第 3章にてACI除去のためのター

ボ等化についての検討を行う．
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第 2章 ターボ原理と干渉通信路
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図 2.7: 絶対値二乗検波のスペクトルイメージ

2.5 セルフコヒーレント光ファイバ伝送における
SSBI

本節では，セルフコヒーレント光ファイバ伝送におけるSSBIの問題について述べ，SSBI

除去のためのターボ等化を設計する際の課題について明らかにする．第 1章で述べた通り，

直接検波受信機を前提とする光アクセス回線においても電界の複素包絡線の変調を行う

高多値変調方式を可能とする伝送方式としてセルフコヒーレント光ファイバ伝送が現在注

目を集めている．セルフコヒーレント伝送では，変調信号スペクトルの端付近にパイロッ

トトーン信号を配置して光伝送を行い，受信機ではパイロットトーン信号が付与された受

信光が絶対値二乗検波される．図 2.7にセルフコヒーレント伝送における絶対値二乗検波

の様子を示す．絶対値二乗検波処理を周波数領域で観測すると，検波器への入力信号の全

周波数成分が互いに掛け合わされた信号がビート信号として現れる．ビート信号の周波数

は，掛け合わされる 2つの周波数成分の周波数差となり，図 2.7のようなスペクトルが生

成される．そして，ビート信号の中でもパイロット信号とデータ信号のビート成分である

pilot-signal beat成分が希望信号成分の線形写像となることから，pilot-signal beat成分を

抽出することによって複素変調信号をそのまま取り出すことが可能となる．その一方で，

データ信号の周波数成分間でのビート信号である signal-signal beatが SSBIとして希望信

号に重畳されるため，そのような干渉を除去する必要がある．

SSBIを抑圧する単純な手法としては，パイロットトーン信号とデータスペクトル間の

ガードバンドの拡大が挙げられる．この場合，データ信号の周波数成分同士のビート信

号である SSBIが中心周波数付近に現れるのに対して，希望信号成分はガードバンドが広

いほど中心周波数から遠ざかるため，SSBIを低減することが可能となる．しかしながら，

そのためには，広帯域の信号を検波可能なフォトダイオードが必要になるという問題があ

る．そこで，ガードバンドをできるだけ広げることなく SSBIを抑圧するデジタル信号処

理技術がこれまで研究されており，Kramers-Kronig（KK）受信機 [17]や干渉キャンセラ

型の SSBI補償法 [18]等が提案されている．まず，KK受信機はKramers-Kronigの関係式

を利用してフォトダイオードの出力から希望信号の振幅成分と位相成分を別々に検出する
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2.6 結言

方式である．フォトダイオードが理想的な絶対値二乗検波を行うものと仮定すると，送信

信号の振幅成分はフォトダイオードの出力値の平方根を取ることでそのまま求めることが

できる．そして，図 2.7のような信号であれば，Kramers-Kronigの関係式を用いること

で求めた振幅成分から位相成分を近似的に再生可能であることが証明されている．これに

よりKK受信機では，SSBIという問題が位相成分再生時の近似精度の問題に置き換わる

という特徴を持つ．ただし，KK受信機の課題の 1つとして，検出する信号の統計的性質

が複雑になってしまうことが挙げられる．KK受信機では，振幅成分の抽出に平方根演算

が用いられ，位相成分の再生処理の中で対数関数が使用されるが，これらの処理を適用し

た際に受信信号に含まれる雑音の確率分布が複雑となってしまう．誤り訂正符号を考慮し

ない信号検出を考える場合には，KK受信機はセルフコヒーレント伝送として優れた特性

を示すものの，信号検出能力を向上させるうえでは変復調処理と誤り訂正符号は統合的に

設計されることが望ましい．特に，軟入力の復号器の使用を考えた場合，KK受信機の信

号モデルから LLRを算出することは非常に煩雑となってしまう．

一方，干渉キャンセラ型の SSBI補償法では，信号モデルを比較的単純な線形代数を用

いて表すことができ，軟判定の信号処理にも向いているといえる．ただし，既存の干渉

キャンセラ型の SSBI補償法では，ターボ等化のような軟判定の干渉除去手法は提案され

ておらず，SSBIの除去に適したターボ等化の検討を行うことが本論文の目的の 1つであ

る．SSBIはデータ信号の周波数成分同士のビート信号として表現されるため，復号器の

軟判定情報を使用してビート信号のソフトレプリカを生成するターボ等化アルゴリズム

を検討することが妥当であると考えられる．本論文では，マルチキャリア型セルフコヒー

レント伝送に関して第 4章で，シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送に関して第 5

章で議論する．ここで，マルチキャリア及びシングルキャリア型のセルフコヒーレント伝

送両方について議論することの意義としては，各方式において SSBIの統計的性質が大き

く異なるため，両方式に適したターボ等化をそれぞれ検討する必要があるためである．

2.6 結言
本章では，ミリ波無線通信やセルフコヒーレント光ファイバ通信といった高速伝送技術

の実用化の際に課題となる干渉通信路の問題に対し，ターボ等化技術による課題の解決

を目的として，まず，ターボ等化の基本的な動作原理について整理を行った．そして，ミ

リ波無線通信におけるACIとセルフコヒーレント光ファイバ通信における SSBIについて

述べ，各干渉通信路に対してターボ原理を適用する際の課題を抽出し，本研究の意義を

明確にした．また，ターボ等化の効果を更に引き出すためのEXITチャート解析を用いた

LDPC符号の設計手法についても述べた．
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第3章

ミリ波無線通信におけるACI除去の
ためのターボ等化

3.1 緒言
現在，更なる高速大容量な無線通信システムを実現する手段の一つとして，ミリ波帯

の周波数を用いた広帯域伝送の実用化が進められている．しかし，2.4節で述べたような

IEEE 802.11ad規格を前提としたミリ波無線通信システムでは，増幅器の非線形性に起因

するACIによってマルチチャネルの利用効率が低下するという問題がある．大容量通信

を行う多くのユーザを同時にミリ波無線通信システムに収容することを考えると，隣接

チャネルの利用が制限されることは望ましくない．

そこで，本章では 2.4節で示したシステムモデルを前提とし，シングルキャリア伝送を

用いる上りリンクミリ波無線通信におけるACIを除去するためのターボ等化技術を提案

する．そして，計算機シミュレーションにより提案手法の有効性をビット誤り率特性及び

スループット特性の観点から評価する．

3.2 シングルチャネルアクセス時の
送受信信号モデル

3.2.1 送信信号モデル

ミリ波を用いたマルチチャネルアクセス時のACIの影響を明らかにするため，まずは

シングルチャネルアクセスにおいて増幅器の非線形性の影響を含んだ信号モデルについて

説明する．図 3.1の IEEE 802.11ad規格に準拠したミリ波のシングルキャリア送信機構成

を示す．送信機では，まず情報ビット系列 d ∈ {0, 1}Kd×1に通信路符号化が施され，符号
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第 3章 ミリ波無線通信におけるACI除去のためのターボ等化
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図 3.1: ミリ波のシングルキャリア送信機構成

語ビット系列 c ∈ {0, 1}Kc×1が生成される．符号語ビット系列はインタリーバを介して変

調器に入力され，ベースバンドの送信シンボルブロックx ∈ CK×1へ変換される．2.2節と

同様に，変調シンボルの平均エネルギーはEs = Ex

{
xHx

}
/Kで与えられるものとする．

IEEE 802.11adの信号フォーマットに従うと，送信シンボルブロックのサイズはK = 448

であり，複数の送信シンボルブロックが連続して伝送される際に，ブロック間に 64サンプ

ルのGolay系列 [47]がガードインターバル（GI: Guard Interval）として挿入される．こ

の結果，GIがxの前後に付与されることになるため，CPとして利用することができ，受

信機においてCPを活用した FDEが可能となる．続いて，離散値の送信シンボルブロッ

クを波形に成形するため，波形成形フィルタ（Pulse Shaping Filter）が適用される．波形

成形フィルタを適用するために，送信シンボルブロックにはまずアップサンプリングが施

される．ただし，ミリ波デバイスの制約によってアップサンプリングレートは 2倍程度に

限定されるものと仮定する．2倍アップサンプリング処理は次式のように表現される．

O2x = [x[0], 0, x[1], 0, . . . , x[K − 1], 0]T (3.1)

O2 =



1 0 · · · 0

0 0 · · ·
...

0 1 · · ·
...

... 0
. . .

... 1

0


(3.2)

ただし，O2 ∈ R2K×Kはシンボル間に 0を 1つずつ挿入する 2倍アップサンプリング行列

である．続いて，波形成形フィルタの出力 x̌が次式で与えられる．

x̌ = DO2x (3.3)

ただし，D ∈ R2K×2KはFIR型の畳込みフィルタ処理に相当するToeplitz行列である．次

に，波形成形された信号はDAC（Digital-to-Analog Converter）に入力され，アナログ信
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3.2 シングルチャネルアクセス時の送受信信号モデル
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図 3.2: ミリ波のシングルキャリア受信機構成

号へと変換される．本論文では，アナログ信号を近似的に表現する方法として，4倍アッ

プサンプリング処理を行うことで広帯域の連続波形を等価的に表すものとする．4倍アッ

プサンプリング処理された信号は LPF（Low Pass Filter）によってアナログ領域での波

形成形が行われる．LPF通過後の信号は次式で与えられる．

s = PO4x̌ (3.4)

ただし，O4 ∈ R8K×2K はサイズ 2Kのベクトルに対し 4倍アップサンプリング処理を行

う行列であり，P ∈ R8K×8K は FIR型の LPFに相当するToeplitz行列である．また，帯

域信号のブロックサイズを新たにB = 8K と定義する．以上の過程により生成されたア

ナログのベースバンド信号 s = [s[0], . . . , s[b], . . . , s[B − 1]]T ∈ CB×1は，局部発振器で生

成される搬送波と混合されてミリ波の帯域信号へと変換された後，増幅器によって信号電

力の増幅が行われる．本論文では，帯域信号に関しても等価低域系表現として sのまま扱

うものとする．ここで，増幅器で発生する非線形ひずみを非線形関数G(·)によって表現
する．本論文では議論を簡単にするため記憶の無い非線形ひずみを想定し，非線形に増幅

された信号の各要素を次式で与える．

sNL[b] = G (s[b]) (3.5)

また，関数G(·)はベクトルの要素毎に作用する関数であるとし，上式のベクトル表現を
sNL = G (s)と表記する. この非線形関数によって隣接チャネルへ漏洩するスペクトルが

増加する．増幅器から出力される信号系列 sNLは，BPF（Band Pass Filter）によって帯

域制限された後にRF信号に変換されて送信される．

3.2.2 シングルチャネルアクセス時の受信信号モデル

図 3.2にシングルチャネルアクセス時の受信機構成を示す．まず，受信信号は BPFを

通過した後，AGC（Automatic Gain Controller）によって，受信回路に適した受信電力

レベルに調整される．続いて，局部発振器を用いて同期検波が施され，基底帯域の信号に
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変換される．基底帯域の受信信号ブロックを次式で表す．

r = ΨsNL + z (3.6)

ただし，Ψ ∈ CB×Bは周波数選択性フェージングを表す行列であり，GIを付加することに

よって巡回行列として与えられる．また，z ∈ CB×1は CN (0, N0)に従うガウス雑音のベ

クトルである．受信信号系列 rは LPFによってナイキスト周波数外の信号成分が除去さ

れた後，ADC（Analog-to-Digital Converter）によってデジタル信号としてサンプリング

される．サンプリングされたデジタル信号の受信シンボルブロックは次式で表現される．

y̌ = DTOT
4PTr (3.7)

ただし，PT ∈ CB×B は LPFを表す行列であり，PTP = IB を満たす整合フィルタであ

る．また，OT
4 はサイズB = 8Kのベクトルを 4倍ダウンサンプリングする処理を表す行

列であり，OT
4O4 = I2Kを満たす．さらに，DTもPTと同様に，送信機の波形成形フィ

ルタと合わせて整合フィルタの働きを持つ行列である．式 (3.7)より，y̌はシンボルレー

トの 2倍のサンプリングレートでサンプルされた受信信号ブロックとなる．次に，信号検

出を行うため，y̌は 2倍ダウンサンプリングされ，次式で表されるシンボルレートの信号

系列へと変換される．

y = OT
2 y̌ (3.8)

ここで，非線形ひずみによる誤差ベクトルをψ = sNL − sで定義すると，式 (3.8)は次式

のように書き直すことができる．

y =Hx+ψ′ + z′ (3.9)

ただし，H，ψ′及び z′はそれぞれ次式で定義される．

H = OT
2DTOT

4PTΨPO4DO2 (3.10)

ψ′ = OT
2DTOT

4PTΨψ (3.11)

z′ = OT
2DTOT

4PTΨz (3.12)

以降では，式 (3.9)の受信シンボル系列の信号検出法について述べる．

Hはシンボルレートの領域における通信路行列であり，GIを付加することによって巡

回行列になっている．FDE処理ではまず，yにK ポイントDFTを適用し，次式で表さ

れる周波数領域の信号に変換する．

y = FKy (3.13)
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Hは巡回行列であり，DFT行列を用いて次式のように対角行列Hに変換可能である．

H = FKHF
H
K (3.14)

このため，y = HFKx + FKψ
′ + FKz

′となり，対角行列H の次元において等化処理を

施すことが可能となる．等化のためのウェイト行列W と，時間領域信号に戻すための逆

離散フーリエ変換行列（IDFT: Inverse DFT）F H
K を yに乗じ，等化器出力として qが次

式で与えられる．

q = F H
KW

Hy (3.15)

ウェイト行列W は 2.2節で示した SC/MMSEと同様に，次式のMSE基準を最小化する

MMSE基準に基づいて算出される．

MSE = Ex,z

{∣∣W Hy − FKx
∣∣2} (3.16)

2.2節と同様の手法で式 (3.16)の最小化問題を解くと，Hが対角行列であることからW H

は次式で与えられる．

W H =
(
EsH HH +N0IK + σ2

ψIK
)−1

EsH
H (3.17)

ただし，ここでは非線形ひずみの誤差に起因する雑音成分FKψ′をガウス性の雑音として

近似しており，その分散をσ2
ψで定義している．上式のウェイト行列を用いることでMMSE

基準のFDEを適用できるが，非線形ひずみによって決定される σ2
ψを求めることは容易で

はない．本論文では，誤り訂正符号を用いた際には，運用ポイントとなる受信SNR（Signal

to Noise power Ratio）が比較的低くなることを加味し，雑音の分散よりも σ2
ψが十分小さ

いものと仮定し，σ2
ψ = 0としてW Hを計算する．また，通信路情報の推定方法について

は次項で述べる．

FDEが施された信号に対し，2.2節と同様に次式に示す SGAを適用して外部LLRを算

出する．

q[k] = µx[k] + ν[k] (3.18)

上式は，等価利得 µがブロック内で一定値でありインデックス kに依存しないことを示唆

している．さらに，等価雑音 ν[k]の分散もブロック内で共通な値として σ2
νで与えられる

ことを以下に示す．FDEが適用されたシンボル qに対し雑音成分の期待値を計算すると

次式となる．

Ez {q} = Ez

{
F H
KW

HHFKx+ F H
KW

HFK(ψ
′ + z′)

}
= F H

KW
HHFKx (3.19)
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ただし，式 (3.19)ではMMSEフィルタの出力においては非線形ひずみによる誤差ベクト

ルの影響が十分小さいものとしてψ′の期待値を 0としている．ここで，W HHが実数対

角行列であることに着目すると，DFT行列のサイズが十分大きい場合，次式の平均化フィ

ルタ近似が成立する．

F H
KW

HHFK ≈ 1

K
tr[W HH ]IK (3.20)

よって，式 (3.18)の等価利得は次式で与えられる．

µ =
1

K
tr
[
W HH

]
(3.21)

続いて，等価雑音成分は ν = F H
KW

HFKz
′であるため，その共分散行列は次式で与えら

れる．

Ez′
{
ννH

}
= F H

KW
HE
{
z′z′

H
}
WFK

= N0F
H
KW

HWFK (3.22)

そして，平均化フィルタ近似によりブロック内共通の等価雑音分散は次式で与えられる．

σ2
ν =

N0

K
tr
[
W HW

]
(3.23)

以上によりµとσ2
νが求められたので，式 (2.27)と同様に等化器出力の外部LLR γ ∈ RKc×1

が算出される．最後に，γが復号器に入力され，復号処理を経て情報ビットの判定が行わ

れる．

3.2.3 通信路推定

信号検出で使用する通信路の状態は，データ信号を伝送する前に既知系列をトレーニ

ング信号として送信することで推定される．IEEE 802.11ad規格ではトレーニング信号

として GIと同じく Golay系列が規定されている．まず，Golay系列の送信シンボルを

xG ∈ {−
√
Es,

√
Es}K×1とし，トレーニング系列の受信シンボルを yG =Hx+ψ′ + z′で

表す．続いて，巡回行列Hの第一列ベクトルをh = [h′T,O1×(K−τ)]
T ∈ CK×1で表す．た

だし，h′ = [h[0], . . . , h[τ − 1]]Tであり，τ は通常GIの長さに設定される．以上の関係を

用いると，受信シンボルブロック yGは次式のように書き換えられる．

yG = XGh
′ +ψ′ + z′ (3.24)
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ただし，XG ∈ CK×τ は次式で与えられるトレーニング系列に対応する行列である．

XG =


xG[0] xG[K − 1] · · · xG[K − τ + 1]

xG[1] xG[0] · · · xG[K − τ + 2]
...

... · · ·
...

xG[K − 1] xG[K − 2] · · · xG[K − τ ]

 (3.25)

式 (3.24)から通信路のインパルス応答 hを推定する方法として，LS（Least Square）推

定を使用する．hに対する LS推定は次式で表現される．

ĥ′ =X†
GyG =

1

KEs

XH
GyG (3.26)

上式のX†
GはXGの疑似逆行列であるが，Golay系列の鋭い自己相関特性によって (1/KEs)X

H
G

で簡単に算出することが可能である．信号検出に用いるHは次式で表現されるため，ĥ′

からHの推定値が算出される．

H = diag
[√

KFK [h
′,O1×(K−τ)]

T
]

(3.27)

3.3 マルチチャネルアクセスにおけるターボ等化
受信機

3.2節ではミリ波無線通信におけるシングルチャネルアクセス時の信号モデルと信号検

出法について述べた．本節では，3.2節の受信信号モデルをマルチチャネルアクセス時の

信号モデルに拡張し，ACIが発生する際の信号モデルを明らかにしたうえで，ACI除去

のためのターボ等化手法を提案する．

3.3.1 マルチチャネル受信信号モデル

図 3.3にターボ等化機能を持つマルチチャネル受信機の構成を示す．本節では，2.4節

で説明したマルチチャネルアクセス手法に従い，2台の端末が隣接するチャネルを用いて

受信機となるAPに同時送信を行うシナリオに基づいて検討を行う．ここでは，STA1が

IEEE 802.11adに規定されているCH1の周波数を，STA2がCH2の周波数を使用して伝

送することを想定する．なお，2台の端末が同時に伝送を行う場合にACIを避ける方法と

しては，隣接していないチャネルを割り当てることが最も単純かつ効果的な方法である

が，チャネル割り当てに関する議論は 3.4節の計算機シミュレーションにて行う．図 3.3

の受信機では，2つの送信信号が混合されて受信され，両チャネルの周波数に分離して信

号検出が行われる．
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図 3.3: マルチチャネル受信機の構成

本節では，CH1の中心周波数を fcとし，CH2の中心周波数を fcとの周波数差 fδを用

いて fc + fδと表す．CH1で検出される受信シンボル系列は次式で与えられる．

y1 =H11x1 +ψ1
′ + z1

′ + ω2 (3.28)

ただし，各ベクトルの下付き添え字の 1は STA1に関する信号成分であることを表してお

り，H11は，STA1の送信信号が受信機において CH1の信号成分として観測される際の

通信路行列を表している．また，ω2は STA2の送信信号によって生起するACI成分であ

り，次式で表される．

ω2 = OT
2DTOT

4PTΘ12Ψ12G2(s2) (3.29)

ただし，Ψ12は STA2の送信信号が受信機において CH1の信号成分として観測される際

の通信路行列を表しており，G2(·)は STA2の増幅器の非線形特性を表す関数である．ま

た，Θ12 ∈ CB×BはCH2の信号に対して，CH1に対するオフセット周波数の影響を与え

る対角行列であり，b番目の対角要素は exp (j2πfδb/B) で与えられる．また，CH1の受信

シンボル系列 y1と同様にCH2の受信シンボル系列は次式で与えられる．

y2 =H22x2 +ψ2
′ + z2

′ + ω1 (3.30)

提案するターボ等化受信機では，2つの受信シンボル系列が 3.2節で示した方法によっ

てそれぞれ信号検出される．以下では，チャネルのインデックスを i及び i′で表し，i = 1
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のとき i′ = 2，i = 2のとき i′ = 1である．STAiの送信信号の検出では，まず次式のソフ

ト干渉キャンセルが施される．

ỹi = yi − ω̂i′ (3.31)

ただし，ω̂i′はACI ωi′のソフトレプリカであり，その算出方法については後述する．続い

て，FDEによるMMSE等化処理が施され，等化器出力 qiが復号器へと入力される．STA

iの送信信号の検出も同様に行われ，2つの復号器から出力される外部 LLRをインタリー

ブした系列をそれぞれ λi及び λi′ とすると，次の繰り返し処理において λiと λi′ を事前

情報としたACIのソフト干渉キャンセルが施される．ACIのソフトレプリカはωiの期待

値として次式で与えられる．

ω̂i = Exi|λi
{ωi} = OT

2DTOT
4PTΘi′iΨi′iExi|λi

{Gi(si)} (3.32)

式 (3.32)には，受信機において未知の情報としてΨi′iとGi(·)が含まれている．以降では
それらの推定方法に関する議論を通して，ソフトレプリカの生成方法について述べる．

3.3.2 非線形性の推定

一般的に増幅器で発生する非線形ひずみは，入力信号の振幅の大きさに対して出力信

号の振幅と位相が非線形的に変化することで発生し，非線形性の評価方法としてはAM-

AM（Amplitude Modulation to Amplitude Modulation）特性及びAM-PM（Amplitude

Modulation to Phase Modulation）特性がよく用いられる．本論文ではAM-AM特性及び

AM-PM特性を実装するモデルとして修正Rappモデル [48]を用いる．増幅器の出力信号

を修正Rappモデルを用いて表現するため，まず増幅器の入力信号 s[b]（以下チャネルの

インデックス iは省略する）を次式のように書き換える．

s[b] = |s[b]| exp {j arg(s[b])} (3.33)

ただし，arg(·)は複素数を極座標で表す際の位相をラジアン単位で表す関数である．増幅
器の非線形関数は，AM-AM特性及びAM-PM特性を表す関数により次式のように記述さ

れる．

G(s[b]) = GAM(|s[b]|) exp [j {arg(s[b]) +GPM(|s[b]|)}] (3.34)

ただし，GAM(|s[b]|)とGPM(|s[b]|)は次式で与えられる．

GAM(|s[b]|) =
ΓAM,1|s[b]|[

1 + (ΓAM,1|s[b]|/ΓAM,2)
2ΓAM,3

]ΓAM,3/2
(3.35)

GPM(|s[b]|) =
ΓPM,1|s[b]|ΓPM,2

1 + (|s[b]|/ΓPM,3)
ΓPM,4

(3.36)
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本論文では，Es = 1としたときの上式で使用されるパラメータをそれぞれ，ΓAM,1 =

1.9, ΓAM,2 = 1.4, ΓAM,3 = 1.81, ΓPM,1 = −4.8, ΓPM,2 = 3.8, ΓPM,3 = 1.5, ΓPM,4 = 3.7と

設定する [48]．この設定では，Es = 1の入力信号に対し増幅器の出力バックオフ（OBO:

Output Back-Off）が0.6 dBとなり，隣接チャネルへ漏洩するスペクトルが IEEE 802.11ad

規格のスペクトルマスクの許容値付近まで大きくなる．本章の計算機シミュレーションに

おいても，上述した非線形関数モデルを用いて送信信号の非線形ひずみを発生させる．

非線形性の推定方法としては，非線形関数のパラメータを回帰分析を用いて推定する方

法が考えられる．ただし，上述したような複雑な関数を回帰分析で推定しようとすると，

演算量が増大することから望ましい推定手法とはいえない．一方，増幅器の非線形性を表

すモデルとしては次式に示すような多項式によるモデル化も存在する [49]．

G(s[b]) ≈ Γ 1s[b] + Γ 2s[b]|s[b]|2 + Γ 3s[b]|s[b]|4 (3.37)

ただし，Γ 1は線形係数であり,Γ 2及びΓ 3は非線形性を表す係数である．式 (3.37)はAM-

AM特性やAM-PM特性を直接表現できるものではないが，非線形性の推定においては演

算量の比較的少ない近似式として有効である．回帰分析による式 (3.37)の係数の推定手法

について議論するため，まずは受信信号ではなく増幅器の入出力信号 s及び sNLを教師信

号と観測信号として用いる方法について述べる．MMSE基準の回帰分析を適用する場合，

最適な係数を探索する際の評価関数として次式のようなMSEが考えられる．

MSE =
∣∣sNL −G(s)

∣∣2 (3.38)

式 (3.38)を最小化する Γ 1, Γ 2及び Γ 3を探索することで非線形関数の推定は可能となる

が，受信機では当然 sNLを直接観測することはできない．次に，受信信号を用いた非線形

関数の推定を考えると，まず，式 (3.6)より次式のMSEが評価関数として考えられる．

MSE =
∣∣r − ΨG(s)

∣∣2 (3.39)

式 (3.39)においても，rはアナログ領域の信号を表す変数であり，デジタル信号処理には

使用できないという問題がある．デジタル信号としては式 (3.7)のシンボルレートの 2倍

でサンプリングされた系列 y̌または，式 (3.8)の受信シンボル系列 yの利用が可能である

が，yに対応する送信信号 xはシンボル候補点の振幅しかとらないため，振幅の変化に

よって特徴付けられる非線形関数を推定することはできない．そのため，回帰分析によ

る非線形関数の推定において，y̌を観測信号として採用する．y̌に対応した教師信号は式

(3.3)の x̌であり，回帰分析の評価関数として次式のMSEを与える．

MSE =
∣∣y̌ − Ȟ G(x̌)

∣∣2 (3.40)
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ただし，Ȟ ∈ C2K×2Kはシンボルレートの 2倍のサンプリングレートの領域における通信

路行列に対応しており，次式で定義する．

Ȟ = DTOT
4PTΨ (3.41)

式 (3.40)を評価関数として用いる際の課題としては，通信路行列 Ȟも受信機で推定する

必要がある．ただし，本章でトレーニング系列として想定しているGolay系列は，2倍アッ

プサンプリングの領域での通信路推定には適していない．そこで，シンボルレート領域の

通信路インパルス応答の推定値 ĥをアップサンプリングし，第 1列ベクトルをO2ĥとす

る巡回行列を Ȟの近似として用いる．本章では，回帰分析におけるパラメータの探索ア

ルゴリズムとして信頼領域法 [50]を用いる．ここで，式 (3.39)を用いて非線形関数を推定

する場合，教師信号と観測信号としてトレーニング系列である xGと yGを用いることが

考えられるが，トレーニング系列を用いた回帰分析では推定精度が十分でないという問題

がある．次項ではその理由と対策について述べる．

3.3.3 受信データ系列を利用する非線形関数の推定

トレーニング系列として用いるGolay系列は BPSKシンボルから構成されている．通

常，変調多値数の小さい信号ほど波形成形された際のピーク対平均電力比（PAPR: Peak

to Average Power Ratio）は低く，振幅変動の変化量も小さい．そのため，Golay系列に

よって非線形関数を推定すると，BPSK信号における振幅変動の範囲内の教師信号データ

しか発生しないことから，その範囲内における非線形性の情報しか得られない．しかしな

がら，データ系列はより高い変調多値数の信号として伝送され，その変調方式のPAPRの

高さに起因してACIの影響も大きくなるため，BPSK信号による非線形性の推定では不

十分であると考えられる．図 3.4に増幅器のAM-AM特性に対する回帰分析の様子を示す．

図 3.4では，修正Rappモデルの曲線が増幅器のAM-AM特性として描かれており，その

曲線に対して BPSK信号のトレーニング系列を用いた回帰分析により近似した式 (3.37)

の曲線と，16 QAMのデータ信号を用いた回帰分析により近似した曲線を示している．た

だし，ここでの回帰分析は式 (3.38)を評価関数として用いており，雑音成分のない送信信

号による推定結果を示している．図 3.4から分かる通り，トレーニング系列を用いた回帰

分析では，教師データとなる sの最大振幅が 1.3程度しかないため，入力振幅が 1.3以上と

なる領域においては，増幅器のAM-AM特性と推定結果が乖離している．一方，16 QAM

のデータ信号を用いた回帰分析では入力振幅が 1.5以下では精度よく推定できていること

が確認できる．このため，トレーニング系列を用いた回帰分析結果を用いて，16QAM等

のデータ信号のソフトレプリカを生成する場合，入力振幅の高い領域において大きな誤差

が発生することが予想される．
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図 3.4: AM-AM特性に対する回帰分析

そこで，本章ではその解決策として，16QAM等の受信データシンボルを用いた回帰分

析による非線形性の推定を行う．この際，受信データシンボル yに対応した教師データ x̌

は，復号器出力の外部 LLRから生成されたxのソフトレプリカによって再現するものと

する．つまり，ターボ等化による干渉除去と同時に，繰り返し処理により非線形性の推定

を行う．干渉除去と同様に，復号器出力の外部 LLRの信頼性が高くなるほど，非線形性

の推定精度も向上すると期待できる．

3.3.4 ACIのソフトレプリカ生成

前項より，非線形関数Gi(x̌i)の推定が可能となったため，式 (3.32)によってACIのソ

フトレプリカを生成する方法について議論する．式 (3.32)では，STA iの送信信号がCH

i′上の信号成分として観測される際の通信路行列Ψi′iの推定も必要となる．まず，アナロ

グ領域の高分解能の通信路行列Ψi′iを直接推定することは困難であるため，シンボルレー

ト領域で推定した通信路インパルス応答をアップサンプリングしたもので代用すること

を考える．その場合，STA iの送信信号をCH i′で送受信するときの通信路のインパルス

応答hi′iの推定が必要となる．そこで，提案するシステムではデータを伝送する前に，各

STAが使用する全てのCHに対してトレーニング系列を伝送することで，必要となるhii
及び hi′iを全て推定する方法を採用している．

多項式によって近似した非線形関数を用いると，式 (3.32)では次式の期待値計算が必要
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表 3.1: リンクレベルシミュレーションの諸元

シナリオ 1における変調方式及び符号化率
STA1: QPSK，符号化率 1/2

STA2: QPSK，符号化率 1/2

シナリオ 2における変調方式及び符号化率
STA1: QPSK，符号化率 13/16

STA2: 16 QAM，符号化率 3/4

誤り訂正符号 LDPC，SPA復号
DFTポイント数 512

増幅器のOBO 0.6 dB

通信路モデル 60 GHz living room channel model [10]

ターボ等化の繰り返し回数 1（干渉除去なし），2，3

となる．

Eλi
{Gi(si[b])} = Eλi

{Γ 1si[b] + Γ 2si[b]|si[b]|2 + Γ 3si[b]|si[b]|4} (3.42)

式 (3.42)の期待値計算を，s[b]|s[b]|4等の厳密な確率分布に基づいて算出することは容易では
ない．そこで，本章では簡単な近似として，まず送信シンボル系列xiの期待値 x̂i = Eλi

{xi}
を計算した後に，以下の計算を行うことでACIのソフトレプリカを生成するものとする．

Eλi
{si} ≈ PO4DO2x̂i (3.43)

ω̂i ≈ OT
2DTOT

4PTΘi′iΨi′iGi (Eλi
{si}) (3.44)

また，送信シンボル系列の期待値 x̂iは，復号器出力の外部 LLR λiから 2.2節に示した手

法により算出される．以上の方法によりソフトレプリカ ω̂i及び ω̂i′ が生成され，干渉除

去が行われる．

3.4 計算機シミュレーションによる特性評価
提案手法であるACI除去のためのターボ等化の伝送特性をリンクレベルシミュレーショ

ンにより評価した．本節では，ACI発生時の信号検出特性をBER特性で評価したうえで，

システムレベルシミュレーションによりスループット特性が改善することも確認する．

3.4.1 リンクレベルシミュレーションによるBER特性評価

表 3.1にリンクレベルシミュレーションの諸元を示す．本シミュレーションでは，表 3.1

に示す 2つのシナリオにおいてBER特性の評価を行っている．シナリオ 1では，STA1と
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図 3.5: マルチチャネル受信時のスペクトル

STA2は共に符号化率 1/2の符号化とQPSK変調が適用されている．また，図 3.5に本シ

ミュレーションにおける STA1と STA2の信号スペクトルを示す．図 3.5に示されるよう

に STA1の信号の受信電力と STA2の信号の受信電力に大きな差があるとき，STA1の信

号におけるACIの影響が深刻となる．ここで，2つの信号の受信電力差Ediff は次式で定

義する．

Ediff = 10 log10
E {|y1[k]|2}
E {|y2[k]|2}

(3.45)

STA2の信号スペクトルが図 3.5に示すスペクトルマスクの限界に一致した状態で使用さ

れた場合，CH1に対して約−20から−25 dBr（CH2の信号のメインローブの電力を基準

にした大きさ）のACIを発生させることになる．

図 3.6及び図 3.7に，シナリオ 1においてEdiff = −20 dB及びEdiff = −25 dBの場合の

STA1の信号の BER特性を示す．なお，横軸は STA1の信号に対するEs/N0である．各

図には以下のBER特性が示されている．

• ACIが存在しない場合（w/o ACI）

• ACIが存在し干渉除去を行わない場合（w/ ACI, w/o canceller)

• 受信トレーニング系列のみから推定した非線形関数を用いて干渉除去を行いターボ
等化の繰り返しを 2回または 3回とした場合（w/ ACI, w/ canceller（T2 or T3））
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図 3.6: シナリオ 1，Ediff = −20 dBに
おける STA1の信号のBER特性
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図 3.7: シナリオ 1，Ediff = −25 dBに
おける STA1の信号のBER特性

• 受信トレーニング系列に加えて受信データ系列も用いて推定した非線形関数を用い
て干渉除去を行い，ターボ等化の繰り返しを 2回または 3回とした場合（w/ ACI,

w/ canceller（D2 or D3））

図3.6より，干渉が存在しない場合のBER特性に対し，干渉除去を適用しない場合では受

信Es/N0が増加してもBER特性の改善量が小さく，図のEs/N0の範囲内ではBER = 10−5

を達成することができないことがわかる．また，受信トレーニング系列のみから推定し

た非線形関数を用いて干渉除去を行う提案手法では，ターボ等化による改善効果が小さ

く，BER = 10−4付近でエラーフロアが発生している．この結果に対して，受信データ系

列も利用して推定した非線形関数を用いて干渉除去を行う推定手法では，繰り返し回数 2

回において，干渉が存在しない場合の BER特性と比較して 0.3 dB程度の Es/N0劣化で

BER = 10−5を達成できている．このことから，まず，受信データ系列を用いて非線形関

数を推定する手法によって，十分な精度で非線形関数を推定できていることを確認でき

る．また，繰り返し回数を 3回にした場合でも繰り返し回数 2回の結果と差がないことも

確認できる．図 3.5のように受信電力差が大きい場合，STA2の信号の受信特性は STA1

からのACIの影響をほとんど受けず，なおかつ高受信Es/N0となるためエラーフリーで

の信号検出が可能となる．その結果，STA1の信号を受信する際，STA2が生起するACI

のレプリカは 2回の繰り返しで最適なものになるため，2回以上の繰り返しを行ってもソ

フト干渉キャンセルの性能に変化はなくなる．なお，最適なレプリカを使用した場合でも

干渉が完全に除去されない理由としては，通信路推定値及び非線形関数の推定結果に誤差

や近似が含まれるためである．

続いて，図 3.7では，図 3.6の場合よりも受信電力差がさらに 5 dB大きくなっており，
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図 3.8: シナリオ 2，Ediff = −20 dBにおける STA1の信号のBER特性

ACIの影響がより深刻なものとなっている．干渉除去を行わない場合には，BER = 10−1

よりも高い位置でエラーフロアが発生しており，信号検出がほとんどできていないことが

わかる．また，受信トレーニング系列のみから非線形関数を推定する手法を用いた場合，

ターボ等化の効果がほとんど現れていない．一方，受信データ系列も利用して非線形関数

を推定する手法を用いた場合，理想特性からの劣化は図 3.6と比較して約 1 dB増加して

はいるものの，信号検出は十分可能である．

続いて，図3.8にはシナリオ2においてEdiff = −20 dBとした場合のSTA1の信号のBER

特性を示す．シナリオ 2では，STA1には符号化率を 13/16のLDPC符号化及びQPSK変

調が，STA2には符号化率 3/4の LDPC符号化及び 16 QAM変調が適用されて，シナリ

オ 1よりも伝送速度の高い符号化変調方式を採用している．伝送速度を速くする代償とし

て，要求される信号電力対干渉及び雑音電力比（SINR: Signal to Interference and Noise

Power Ratio）は厳しくなり，特に，STA2の 16 QAM信号はQPSKよりもPAPRが高く

なり，CH1に与えるACIの影響はより大きくなる．図 3.8には，受信データ系列から推

定した非線形関数を用いて干渉除去を行い，ターボ等化の繰り返し回数を 2回とした場合

のBER特性を示す．この結果においても，提案手法によって理想特性から 1.5 dB程度の

劣化でBER = 10−5を達成できている．ただし，通信路推定値及び非線形関数の推定結果
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図 3.9: マルチチャネルアクセスを行うミリ波APのシステムモデル

に含まれる誤差や近似の影響に伴う残留干渉は，図 3.6と比べてより大きなものとなって

いる．

3.4.2 システムレベルシミュレーションによる
スループット特性評価

前項では提案手法がリンクレベル通信においてACIを効果的に抑制できることを確認し

た．本項では，システムレベルの計算機シミュレーションを行い，提案手法によってACI

を抑圧することでシステム全体のスループット特性が改善されることを確認する．図 3.9

にマルチチャネルアクセスを行うミリ波APのシステムモデルを示す．図 3.9のシステム

では [51]を参考に，3方向のセクタを構成するAPを想定し，1つのセクタ内でのマルチ

チャネルアクセスについて議論する．システムレベルシミュレーションでは，図のセクタ

内にランダムに端末が配置され，4つのチャネルCH1（58.32 GHz），CH2（60.48 GHz），

CH3（62.64 GHz），CH4（64.80 GHz）を使用したAPへの上りリンク通信が行われる．

チャネルの割り当ては 2.4節に示した図 2.6の手順に従い，まずパケット伝送が行われて

いない状態から，初めにパケットを生起した STAをプライマリ STAとしてチャネルの割
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表 3.2: システムレベルシミュレーションで用いる変調方式及び符号化率

変調方式 符号化率 FER = 10−3 を満たすEs/N0

BPSK

1/2 0.5

5/8 2.0

3/4 2.4

QPSK

1/2 3.0

5/8 4.5

3/4 5.8

13/16 7.0

16 QAM

1/2 10.1

5/8 13.5

3/4 16.0

り当てとビームフォーミングを行う．そして，他の STAがパケットを生起した際にはそ

の STAをセカンダリ STAとし，利用可能なチャネルの有無と伝送可能な受信電力かどう

かを確認した後，チャネルを割り当ててAPへの同時伝送を行う．

表 3.2は，本シミュレーションで STAが選択する IEEE 802.11ad規格に準拠した変調方

式及び符号化率を示しており，選択した変調方式及び符号化率を使用した際にフレーム誤

り率（FER: Frame Error Rate）= 10−3を満たすためのEs/N0を記載している．ただし，

表 3.2のEs/N0は干渉の存在しないシングルチャネルアクセスの計算機シミュレーション

より求めた値である．続いて，表 3.3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，スループットの計測開始時に 10台の STAをセクタ内にランダムに配置し，その

状態で STAにトラフィックを生起させて，10秒間に伝送できたシステム全体のスループッ

ト（システムスループット）を求める．上記の試行を繰り返し行うことでシステムスルー

プットの累積分布補関数（CCDF: Complementary Cumulative Distribution Function）を

算出し，スループット特性の評価を行う．また，送受信アンテナのビームの指向性は表

3.3中のビーム半値幅で設定され，ビーム半値幅は，電波の最大放射方向及び受信感度が

最大となる方向における送受信電力に対して，電力が 1/2となるビームの角度幅を表す．

シミュレーションの動作としては，まず，ターボ等化の有無にかかわらずACIの影響

を可能な限り避けるため，チャネルの割り当て順をCH1，CH3，CH2，CH4となるよう

にしている．そのため，ACIの影響が顕著になるのは 3つ以上の STAが同時に伝送を行

う場合である．ACIの影響を受けているチャネルを STAに割り当てる場合，隣接チャネ

ルの信号に対する受信電力差Ediff が−10 dB以上であればそのチャネルが利用可能であ

るとして割り当てを行う．これは，Ediff > −10 dBではACIの影響が小さく，誤り訂正
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表 3.3: システムレベルシミュレーションの諸元

STAの数 10

STAの送信電力 10 dBm

雑音電力 -173.82 dBm/Hz

雑音指数（Noise Figure） 10 dB

パスロスモデル [10]のパスロスモデル
アンテナのビーム半値幅 30度 [10]

APとランダム配置する STAとの最大距離 15 m

各 STAが生起するトラフィックのサイズ 200 Mbyte

1フレームで伝送可能なデータサイズ 8000 byte

スループット計測期間 10 秒

トラフィックの生起モデル
平均到着率 2または 4

であるポアソン過程に従う

2 4 6 8
System throughput [Gbps]
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図 3.10: システムスループットのCCDF

符号の働きによって信号検出が十分可能としているためである．一方，Ediff ≤ −10 dBと

なる場合，ターボ等化を適用しないシステムでは，そのチャネルは利用不可としてチャネ

ルの割り当てを取りやめる．上記の状況が発生することによって，同時利用可能なチャネ

ル数が減少しスループットが低下すると考えられる．これに対して，ターボ等化を適用す
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る提案システムでは−30 dB ≤ Ediff ≤ −10 dBにおいても，ターボ等化によってACIの

補償が可能であるとしてチャネルの割り当てを行う．なお，Ediff < −30 dBの場合は残留

干渉の影響が大きく，誤り訂正符号を用いても信号検出が困難であるとして，チャネルの

割り当ては行わないものとする．

図 3.10にシミュレーションで求めたシステムスループットのCCDFを示す. 図 3.10に

はターボ等化を適用した場合と適用しなかった場合のスループットが示されており，凡

例中の（2）と（4）は，それぞれ平均到着率を 2及び 4としたポアソン過程に従ってトラ

フィックが生起していることを表している．まず，ポアソン過程の平均到着率を 2とした

場合のスループットは，ターボ等化の有無による差異はほとんど見られない．これは，こ

の平均到着率においては隣接チャネルが同時に使用されるほどトラフィックが頻繁に生起

しておらず，ターボ等化によるACI除去が有効となる状況自体があまり発生していない

ためであると考えられる．続いて，平均到着率を 4とした場合の結果に着目すると，シス

テムスループット 6 Gbpsにおいて，ターボ等化の有無によって CCDFに 20%の差が発

生していることを確認できる．このため，この平均到着率においては同時送信を要求する

端末数が増加し，ターボ等化によるACIの除去によって利用可能なチャネル数が増加し，

システムスループットが改善されたと考えられる．

3.5 結言
本章では，ミリ波無線通信システムにおける増幅器の非線形性に起因するACIの問題

に対し，ACI除去のためのターボ等化手法を提案した．ターボ等化によってACIを繰り

返し干渉キャンセルするため，ACIのソフトレプリカ生成式を明確化し，ソフトレプリカ

生成に必要となる非線形性の推定方法についても議論した．そして，リンクレベルの計算

機シミュレーションによりBER特性の観点から提案手法の有効性を示した．また，シス

テムレベルシミュレーションによってスループット特性の観点においても提案手法が有効

であることを示した．
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第4章

マルチキャリア型セルフコヒーレント
光ファイバ伝送におけるSSBI除去の
ためのターボ等化

4.1 緒言
無線通信システムの更なる高速大容量化が進められる一方で，大容量伝送を行うミリ

波アクセスポイント等にデータを供給するための有線回線の大容量化も必須の課題とな

る．本論文では，光アクセス回線で使用される直接検波器を前提とした受信システムにお

いて，変調多値数の増加を可能とする伝送方式についての検討を行う．そのため，本章で

は 2.5節で取り上げたセルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの問題に着目し，

マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送を前提とした SSBI除去のためのターボ等化技

術を提案する．また，本章で提案するターボ等化では，2.3節で述べた LDPC符号の設計

手法を活用することで信号検出性能を大きく改善できることも示す．最後に計算機シミュ

レーションによって提案手法の有効性を FER特性の観点から評価する．

4.2 送受信信号モデル
図 4.1にマルチキャリア型セルフコヒーレント伝送の送信機構成を示す．マルチキャリ

ア信号は直交周波数分割多重（OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplexing）に

よって生成される．まず情報ビット系列 d ∈ {0, 1}Kd×1に LDPC符号化が施され，符号

語ビット系列 c ∈ {0, 1}Kc×1が生成される．符号語ビット系列はインタリーバ（Π）を介

して変調器に入力され，変調シンボルブロック x ∈ CK×1へ変換される．ただし，xは

周波数領域の変調シンボルベクトルである．ここで，変調シンボルの平均エネルギーは

Es = Ex

{
xHx

}
/Kで与えられる．続いて，xに対してBポイントの IDFTが適用され，
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図 4.1: マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送の送信機構成

時間領域のデータ信号 sdが次式のように生成される．

sd = F H
B sd (4.1)

sd = Vδdx (4.2)

Vδd = [OK×δd , IK ,OK×(B−K−δd)]
T (4.3)

ただし，OFDMシンボル sdはB個のサブキャリアから構成される信号であり，そのうち

K個のサブキャリアにデータシンボルxが割り当てられていることに注意されたい．Vδd
はサブキャリアへのデータシンボルの割り当てを行うスペクトル成形のための行列であ

り，xは δd番目のサブキャリアから δd +K − 1番目のサブキャリアに割り当てられる．

セルフコヒーレント伝送では式 (4.1)の sdにパイロットトーン信号を付与して伝送を行

う．パイロットトーン信号の付与は次式で表される．

s = sd + sp (4.4)

また，パイロットトーン信号 sp ∈ CB×1は次式で与えられる．

sp =

√
Ep

B
f ∗
B,δp (4.5)

ただし，Epはパイロットトーン信号ベクトルの平均エネルギーEx

{
sHp sp

}
= Epを表し，

送信信号ベクトル全体の平均エネルギーは Ex

{
sHs

}
= Ex

{
sHd sd

}
+ sHp sp = KEs + Ep

となる．また，fB,δpは式 (2.8)と同様に次式で与えられる．

fB,δp =
[
e−j2π

0·δp
B , e−j2π

1·δp
B , . . . , e−j2π

(B−1)·δp
B

]T
(4.6)

式 (4.5)では，パイロットトーン信号は直流（DC: Direct-Current）成分となる中心サブ

キャリアから δpサブキャリア分の周波数オフセットを設けて配置されることとなる．こ

れは，低コストの電気回路ではDC成分の劣化が大きく，DC成分にパイロットトーン信
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図 4.2: マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送の受信機構成

号を配置することは望ましくないためである．ただし，計算機シミュレーションの際には

δp = 0として問題ない．

次に，パイロットトーン信号が付与された送信信号 sは，受信機での FDE処理のため

にCPが挿入される．ただし，光ファイバ通信ではCPを挿入したブロック伝送を行うこ

とは一般的な伝送形態ではなく，伝送効率の低下を避けるためCPの挿入が許容されると

は限らない．その場合，CPなしでFDEを行うオーバーラップFDE技術の利用が考えら

れる [52]．CPが付与された電気信号は，光 I/Q変調器によって光信号へと変換される．

光 I/Q変調器によって理想的な線形変調が可能であると仮定すると，光信号は次式によっ

て与えられる．

α = Φs (4.7)

ただし，Φは線形変調時のウェイトを表す対角行列である．

図 4.2にマルチキャリア型セルフコヒーレント伝送の受信機構成を示す．光ファイバを

介して受信される光信号は次式で与えられる．

β = Ωα = Ξs (4.8)

ただし，Ωは記憶を持つ光ファイバの通信路を表すToeplitz行列であり，波長分散といっ

た光ファイバの特性により決定される [53]．また，Ξ = ΩΦはΦとΩを結合した通信路

行列を表す．光受信信号はフォトダイオードによって直接検波され，直接検波出力が次式

で与えられる．

ρ = β ◦ β∗

= (Ξsd +Ξsp) ◦ (Ξsd +Ξsp)∗

= ρdd + ρpp + ρdp + ρ
∗
dp (4.9)

ただし，ρdd = (Ξsd) ◦ (Ξsd)∗は signal-signal beat成分，ρdp = (Ξsd) ◦ (Ξsp)∗は pilot-

signal beat成分，ρpp = (Ξsp) ◦ (Ξsp)∗は pilot-pilot beat成分をそれぞれ表す．続いて直

接検波出力の信号から，CPに対応する部分が除去される．CPが除去されたことによっ
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て，ΞをB ×Bの巡回行列とみなすことが可能となり，Ξの周波数領域表現となる対角

行列Ξが次式で表現できる．

Ξ = FBΞF
H
B (4.10)

また，巡回行列Ξ の第 1列ベクトルを ξ ∈ CB×1とすると，Ξ は次式のように表現する

ことも可能である．

ξ =
√
BFBξ ∈ CB×1 (4.11)

Ξ = diag
[
ξ
]

(4.12)

以上の数式を用いると，式 (4.9)の各成分を以下のように表すことが可能となる．

ρpp =
Ep

B

∣∣ξ[δp]∣∣2 1B×1 (4.13)

ρdd = [ρdd[0], . . . , ρdd[B − 1]]T (4.14)

ρdd[b] =
1

B

B−1∑
i=0

B−1∑
j=0

{
ej2π

(i−j)·b
B ξ[i]sd[i]ξ

∗[j]s∗d[j]

}
(4.15)

ρdp =

√
Ep

B
ξ∗[δp]ΘδpΞsd (4.16)

ただし，Θδpは次式で定義される位相回転行列である．

Θδp = diag
[
fB,δp

]
(4.17)

式 (4.13)から式 (4.16)の詳細な導出過程は付録Aに記載している．

続いて，直接検波出力ρには電気回路での雑音が加わり，次式の rが受信信号のサンプ

ル値として得られる．

r = ρ+ z (4.18)

ただし，z ∈ RB×1はN (0, N0)に従うガウス性の雑音ベクトルである．なお，本章では光

アンプを用いない短距離の光ファイバ通信システムを想定し，熱雑音限界の環境を想定し

ている．よって，ショット雑音等の光雑音は無視できるものとし，電気領域での熱雑音の

みを想定した信号検出に関する検討を行う．光雑音を考慮した場合，雑音が含まれた状態

で式 (4.9)の絶対値二乗検波が行われるため，式 (4.18)の受信信号モデルにおける雑音成

分はより複雑なものとなる．そのため，ターボ等化の繰り返し信号検出における軟判定値

を，雑音成分の複雑な確率分布に基づいて計算する必要があり，光雑音を考慮したセルフ

コヒーレント伝送の検討は今後の課題とする．信号検出ではまず，受信信号 rに対してB

ポイントのDFTが適用され，次式の rが得られる．

r = FBr = FB

[
ρdd + ρpp + ρdp + ρ

∗
dp + z

]
(4.19)
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セルフコヒーレント伝送では，pilot-signal beat成分 ρdpに希望信号成分 xが含まれてお

り，式 (4.19)からxを抽出することを考える．ρdpの周波数領域表現は，式 (4.16)より次

式のように計算される．

ρ
dp

= FBρdp

=

√
Ep

B
ξ∗[δp]FBΘδpΞF

H
BVδdx

=

√
Ep

B
ξ∗[δp]FBΘδpF

H
BΞFBF

H
BVδdx (4.20)

ここで，位相回転を表す対角行列Θδpの周波数領域表現は次式で与えられる．

Θδp = FBΘδpF
H
B =

[
O(B−δp)×δp IB−δp

Iδp Oδp×(B−δp)

]
(4.21)

式 (4.21)より，式 (4.20)は次式のように変形される．

ρ
dp

=

√
Ep

B
ξ∗[δp]ΘδpΞVδdx (4.22)

さらに，Ξが対角行列であることから,行列Θδp の乗算はΘδpΞVδdx = diag
[
Θδpξ

]
ΘδpVδdx

と演算することが可能であり，式 (4.22)は最終的に次式となる．

ρ
dp

=

√
Ep

B
ξ∗[δp]diag[Θδpξ]ΘδpVδdx

=

√
Ep

B
ξ∗[δp]diag

[
Θδpξ

]
[O1×δ,x

T,O1×(B−δ−K)]
T (4.23)

ただし，δ = δd − δpはパイロットトーン信号とデータ信号のスペクトルとの間のガード

バンドである．式 (4.23)をもとに，xの抽出が次式のように行われる．

y = [r[δ], . . . , r[δ +K − 1]]T = V T
δ r (4.24)

ただし，Vδ = [OK×δ, IK ,OK×(B−K−δ)]
Tである．抽出した周波数成分には，FBρpp及び

FBρ
∗
dpが含まれないことに注意すると，式 (4.24)は次式のように展開される．

y = V T
δ FB(ρdp + ρdd + z)

= H x+ v + z′ (4.25)

H，v及び z′はそれぞれ次式で定義される．

H = diag[h] (4.26)

h =

√
Ep

B
ξ∗[δp]V

T
δ Θδpξ =

√
Ep

B
ξ∗[δp]V

T
δd
ξ (4.27)

v = V T
δ FBρdd = V T

δ ρdd
(4.28)

z′ = V T
δ FBz (4.29)
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図 4.3: マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送のためのターボ等化器の構成

式 (4.25)において，vが signal-signal beatによる干渉（SSBI）であり，yはターボ等化器

に入力されて，SSBIの除去と信号検出が行われる．

4.3 ターボ等化を適用した信号検出

4.3.1 ソフト干渉キャンセルと外部LLR計算

本節では，式 (4.25)の信号に対するターボ等化処理に関して述べる．図 4.3にセルフコ

ヒーレント伝送のためのターボ等化器の構成を示す．ターボ原理に基づき，まず復号器に

て算出された外部 LLR λを用いて SSBI vのソフトレプリカ v̂が生成され，次式のよう

に yから減算される．

ỹ = y − v̂ =H x+ z′ + (v − v̂) (4.30)

続いて，ỹに対して，等化処理として次式のように FDEが施される．

q =W Hỹ =W HH x+W H (z′ + v − v̂) (4.31)

このとき，ウェイト行列W は次式のMSEを最小化するように算出される．

MSE = Eλ

{∣∣W Hỹ − x
∣∣2} (4.32)

ここで，FDEのウェイト行列を簡易に計算するため，残留干渉成分 (v − v̂)が要素間で
独立した複素ガウス分布に従う雑音成分であると仮定する．残留干渉の共分散行列を

Ev

{
(v − v̂)(v − v̂)H

}
= diag[g] で表すと，MMSE基準のウェイト行列は次式で算出さ
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れる．

W H =
[
EsH HH +

(
N0IK + diag[g]

)]−1
EsH

H

= diag

[
Esh

∗[0]

Es|h[0]|2 +N0 + g[0]
, . . . ,

Esh
∗[K − 1]

Es|h[K − 1]|2 +N0 + g[K − 1]

]
(4.33)

ただし，残留干渉の共分散行列 diag[g]の算出方法については後述する．ここで，OFDM

を使用したマルチキャリア信号では xが変調シンボルに対応しているため， xの各要素

にウェイト行列W Hの各対角要素が乗算された後，xのシンボル毎に外部 LLRが算出さ

れる．つまり，FDE処理にてウェイト行列を乗ずることなく，ウェイト行列の係数を加

味して外部 LLRを計算することが FDE処理と等価な信号検出となるため，FDE処理と

して実装する意味は本来はない．ただし，本章では，ターボ等化の構成を統一するため，

FDE処理として記述するものとする．

FDEが施された信号の外部 LLRを算出するため，q[k]を次式のように SGAの形式で

書き換える．

q[k] = µ[k]x[k] + ν[k] (4.34)

ただし，等価利得µ[k]及び等価雑音の分散σ2
ν [k] = Ex,z|λ {ν[k]ν∗[k]}は次式で与えられる．

µ[k] =
Es|h[k]|2

Es|h[k]|2 +N0 + g[k]
(4.35)

σ2
ν [k] =

E2
s |h[k]|2

(Es|h[k]|2 +N0 + g[k])2
(N0 + g[k]) (4.36)

復調器では kc番目の符号語ビットに対応する外部 LLR γ[kc]が，第 3章までの LLR計算

手法と同様に次式のように計算される．

γ[kc] = ln

∑
X+∈{X|c[kc]=1}

exp
[
− |q[k]−µ[k]X+|2

σ2
ν [k]

]
∑

X−∈{X|c[kc]=0}

exp
[
− |q[k]−µ[k]X−|2

σ2
ν [k]

] (4.37)

ただし，{X |c[kc] = 0 or 1}は c[kc] = 0 or 1であるときのシンボル候補点の集合であり，

q[k]は c[kc]の情報を含んでいる x[kc]に対応するMMSEフィルタ出力である．復調器出

力の外部 LLR系列 γ = [γ[0], . . . , γ[Kc − 1]]Tがデインタリーブされた系列が LDPC復号

器に入力され，復号処理が施される．ターボ等化の繰り返し処理では，復号器で算出した

外部 LLRがインタリーブされた系列をλ ∈ RKc×1としてレプリカ生成器に入力し，λを

用いて SSBIのソフトレプリカ v̂が算出される．
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図 4.4: SSBIの変数の位置関係

SSBIのソフトレプリカは vの期待値として次式で計算される．

v̂[k] = Ev|λ {v[k]} = Eρ
dd

[k′]|λ

{
ρ
dd
[k′]
}

(4.38)

ただし，k′ = k + δ ∈ {δ, . . . , δ + (K − 1)}である．式 (4.38)より，SSBIのソフトレプリ

カ生成のためには ρ
dd
[k′] の期待値計算が必要となる．まず，式 (4.15)の総和演算に現れ

る全ての項は，直交フーリエ基底 exp {j2π(i− j) · b/B} (b ∈ {0, . . . , B − 1})から構成さ
れるため，ρddの周波数領域表現 ρdd

は直交フーリエ基底の係数から直接求めることがで

きる．具体的には，ρ
dd
[b]は ρddに含まれる (i− j) = bまたは (i− j) = b−Bである直交

フーリエ基底を持つ成分を表し，次式によって与えられる．

ρ
dd
[b] =

1√
B

(B−1)−b∑
i=0

ξ[i+ b]sd[i+ b]ξ∗[i]s∗d[i]

+
1√
B

b−1∑
i=0

ξ[i]sd[i]ξ
∗[i+B − b]s∗d[i+B − b] (4.39)

ただし，ターボ等化においては，v[k] = ρ
dd
[k′ = k + δ] (k ∈ {0, . . . , (K − 1)})の範囲の

ρ
dd
[b]のみ必要であることに注意する．ここで，v[k]，ρ

dd
[b]及び sd[b]の関係を整理する

ため，これらの変数の関係を図 4.4に示す．図 4.4から分かるように，信号を抽出する際

の ρ
dd
[b]の範囲 b ∈ {δ, . . . , δ + K − 1}において，(δ + K − 1) ≤ B/2 − 1である場合，

(i+B− b)の最小値は常にB/2− 1より大きくなる．そして，sd[i+B− b > B/2]は 0で
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あるため，式 (4.39)は次式に書き換えられる．

ρ
dd
[b] =

1√
B

(B−1)−b∑
i=0

ξ[i+ b]sd[i+ b]ξ∗[i]s∗d[i] (4.40)

加えて，式 (4.40)において i < δdであるとき，または，i+ b > δd + (K − 1)であるとき，

sd[i+ b]s∗d[i] = 0となるため，式 (4.40)はさらに次式のように表現できる．

ρ
dd
[k′] = v[k] = 0 (k > K − 1− δ) (4.41)

ρ
dd
[k′] = v[k] (k ≤ K − 1− δ)

=
1√
B

(K−1)+δd−k′∑
i=δd

ξ[i+ k′]sd[i+ k′]ξ∗[i]s∗d[i]

=
1√
B

(K−1)+δd−k′∑
i=δd

ξ[i+ k′]x[i+ k′ − δd]ξ
∗[i]x∗[i− δd]

=
1√
B

(K−1)−k′∑
i=0

ξ[i+ k′ + δd]x[i+ k′]ξ∗[i+ δd]x
∗[i]

=
1√
B

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

ζ[i, k]x[i+ k + δ]x∗[i] (4.42)

ただし，ζ[i, k]は次式で定義される．

ζ[i, k] = ξ[i+ k + δd + δ]ξ∗[i+ δd] (4.43)

以降では，k ≤ K − 1− δの場合に関して議論を行う．式 (4.42)より，事前情報λで条件

付けられた SSBI v[k]の期待値は次式となる．

v̂[k] =
1√
B

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

ζ[i, k]Ex|λ {x[i+ k + δ]x∗[i]}

=
1√
B

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

ζ[i, k]Ex[i+k+δ]|λ {x[i+ k + δ]}Ex[i]|λ {x∗[i]} (4.44)

式 (4.44)では，変調シンボル xの各要素の生起が独立であると仮定して 2行目への変形

を行っている．結果として式 (4.44)を計算するためには，Ex[k]|λ {x[k]}の計算が必要とな
るが，変調シンボル x[k]の条件付き期待値の算出方法はこれまでの章で解説した通りで

ある．

FDE処理において述べたように，信号検出のためには SSBIのソフトレプリカ生成の他

に，残留干渉の分散 g = [g[0], . . . , g[K − 1]]T ∈ RK×1の計算が必要である．まず，g[k]は
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次式で定義される．

g[k] = Ex|λ
{
|v[k]− v̂[k]|2

}
= Ex|λ

{
|v[k]|2

}
− |v̂[k]|2 (4.45)

続いて，式 (4.45)の Ex|λ
{
|v[k]|2

}
は次式のように展開される．

Ex|λ
{
|v[k]|2

}
=

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

|ζ[i, k]|2

B
Ex|λ

{∣∣x[i+ k + δ]x∗[i]
∣∣2}

=

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

(K−1)−(k+δ)∑
j=0

|ζ[i, k]|2

B
Ex|λ

{
x[i+ k + δ]x∗[i]x∗[j + k + δ]x[j]

}
(4.46)

式 (4.46)の条件付き期待値Ex|λ

{
x[i+ k+ δ]x∗[i]x∗[j+ k+ δ]x[j]

}
の計算は以下のように

場合分けされる．

•i = jの場合

Ex|λ
{
|x[i+ k + δ]|2

}
Ex|λ

{
|x[i]|2

}
(4.47)

• i+ k + δ = jの場合

Ex|λ{x2[j]}Ex|λ{x∗[i]}Ex|λ{x∗[j + k + δ]} (4.48)

• j + k + δ = iの場合

Ex|λ{x[i+ k + δ]}Ex|λ{(x2[i])∗}Ex|λ{x[j]} (4.49)

• その他

Ex|λ{x[i+ k + δ]}Ex|λ{x∗[i]}Ex|λ{x[j + k + δ]∗}Ex|λ{x[j]} (4.50)

式 (4.47)から式 (4.50)を計算するためにはシンボル x[k]の期待値以外に，Ex[k]|λ {x2[k]}
と Ex[k]|λ {|x[k]|2}の計算が必要となる．ここで，x2[k]及び |x[k]|2の条件付きの発生確率
自体は x[k]と同じであるため，式 (2.28)を変形して，次式のように期待値を求めること

ができる．

Ex[k]|λ
{
x2[i]

}
=

∑
x∈X

x2

Q−1∏
l=0

P [c′[Qk + l] = c̃l|λ[Qk + l]] (4.51)

Ex[k]|λ
{
|x[k]|2

}
=

∑
x∈X

|x|2
Q−1∏
l=0

P [c′[Qk + l] = c̃l|λ[Qk + l]] (4.52)

ただし，上式で使用している変数に関しては式 (2.28)を参照されたい．以上の計算より，

ソフト干渉キャンセル及び復調器出力の外部 LLR計算が可能となるが，通信路に関する

情報 ζ[i, k] = ξ[i+ k + δd + δ]ξ∗[i+ δd]を用いているため，この推定も必要となる．
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4.3.2 通信路推定

信号検出の際にはまず，通信路行列H = diag[h]の推定が必要となる．通信路推定の

ためのトレーニング系列としてGolay系列を用いるものとすると，周波数領域で設計され

たトレーニング系列xGに対応する受信トレーニング系列が，式 (4.25)を基に次式で表現

される．

y
G

= H xG + v + z′

= diag[xG]h+ v + z′ (4.53)

本章では簡単のためLS推定による通信路推定を考える．OFDM形式の送信シンボルを用

いた場合，周波数領域表現の通信路推定値は次式で算出される．

ĥ = (diag[xG])
−1 y

G
(4.54)

ただし，OFDM形式の通信路推定ではGolay系列の自己相関性を利用した推定にはなっ

ておらず，雑音の抑圧効果はない．雑音の影響を抑圧する方法としては，ĥを複数回推定

して平均化する手法や，Golay系列の自己相関性を利用するためトレーニング信号のみシ

ングルキャリア形式で伝送するといった方法が考えられる．

続いて，ソフト干渉キャンセルで用いる ζ[i, k] = ξ[i+ k + δd + δ]ξ∗[i+ δd]の推定につ

いて説明する．通信路推定においては，基本的にトレーニング系列が配置されるサブキャ

リアに対応した通信路推定値 ĥしか得られないため，ĥから ζ[i, k]を算出する方法を考え

る必要がある．式 (4.27)より，h[i]と ξ[i+ δd]の関係は次式で与えられる．

h[i] =

√
Ep

B
ξ∗[δp]ξ[i+ δd] (4.55)

ξ[i+ δd] =

√
Bh[i]√

Epξ
∗[δp]

(4.56)

ζ[i, k] =
B

Ep

∣∣ξ[δp]∣∣2h[i+ k + δ]h∗[i] (4.57)

ここで， 近接するサブキャリア間では周波数選択性フェージングが大きく変動しないも

のと仮定し，パイロットトーン信号とデータスペクトル間のガードバンド δが十分小さい

とき，ξ[δp]を ξ[δd]によって近似できるものとする．この近似により，式 (4.57)は次式の
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図 4.5: AWGN通信路に最適化された LDPC符号に関する EXITチャート

ように算出できる．

ξ[δd] ≃ ξ[δp] =

√
Bh[0]√
Epξ

∗[δp]
(4.58)

∣∣ξ[δp]∣∣2 =

√
Bh[0]√
Ep

(4.59)

ζ̂[i, k] =

√
B√

Epĥ[0]
ĥ[i+ k + δ]ĥ

∗
[i] (4.60)

最終的に，式 (4.60)よりソフトレプリカ生成のための ζ̂[i, k]が推定される．

4.4 EXITチャート解析を用いたLDPC符号設計
前節では SSBIを除去するためのターボ等化アルゴリズムに関する議論を行った．本

節では，SSBI除去のためのターボ等化の信号検出特性に関して，2.3節で述べた EXIT

チャート解析の観点から評価する．その際，AWGN通信路に対して最適化されている汎

用的な LDPC符号は，提案するターボ等化の性能を十分に引き出せないことを示したう

えで，EXITチャート解析を用いた LDPC符号の最適化について述べる．

56



4.4 EXITチャート解析を用いた LDPC符号設計

表 4.1: EXITチャート解析に用いるパラメータ

変調方式 QPSK

符号化率 2/3

符号長 2000

通信路モデル
Back to back

（波長分散なし）
データシンボルのブロックサイズ K 128

送信信号全体の周波数ウィンドサイズ B 1024

パイロットトーン信号の周波数オフセット δp 0

パイロットトーン信号とデータスペクトルの
ガードバンド δ

1

CSPR RE 0 dB

図 4.5にAWGN通信路に最適化された LDPC符号に関するEXITチャートを示す．ま

た，表 4.1に図 4.5を描く際の計算機シミュレーションに用いたパラメータを示す．図 4.5

中のEβは受信光シンボルの平均エネルギー Ex

{
βHβ

}
/Bを表し，次式のように計算さ

れる．

Eβ =
1

B
tr[ΞHΞ/B](KEs + Ep)

= (1 +RE)
K

B
Estr[Ξ

HΞ/B], (4.61)

ただし，REはパイロットトーン信号とデータシンボルの電力比（CSPR: Carrier-to-Signal-

Power Ratio）を表し，RE = Ep/(KEs)と定義される. 式 (4.23)より希望信号となるpilot-

signal beat成分の受信エネルギーはEsEpに比例する．そして，総送信電力を固定した場

合（Eβを固定），EsEp ∝ (Eβ)
2RE/{K(1 + RE)

2}はRE = 0 dBのとき最大となり，希

望信号成分の受信エネルギーを最大化することができる．一方，SSBI成分は式 (4.42)よ

り変調シンボル同士の乗算の項から構成され，Esが小さいほど SSBIの影響も小さくな

る．そのため，希望信号成分の受信エネルギーと干渉成分のエネルギーとの兼ね合いに

よって，REの最適な値は異なる．本章では，希望信号成分の受信エネルギーが最大であ

るときの提案手法による干渉除去特性を確認するために，RE = 0 dBと設定する．一方，

第 5章のシングルキャリア型セルフコヒーレント伝送の検討では，CSPRの値を変化させ

た場合の伝送特性の評価も行っている．

図 4.5には，AWGN通信路に最適化された LDPC符号の復号器の EXITカーブと，表

4.1のパラメータに従って算出した等化器のEXITカーブを示す．Eβ/N0が 30 dBと高い

場合には，復号器と等化器の EXITカーブのトンネルが開いている状態となっているた
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表 4.2: AWGN通信路に最適化された次数分布

変数ノードの次数 i 2 3 8 10

変数ノードの次数分布An
i 0.34 0.3 0.34 0.06

チェックノードの次数 j 14 15

チェックノードノードの次数分布 Bn
j 0.9 0.1

表 4.3: 等化器の EXITカーブに最適化された次数分布

変数ノードの次数 i 2 12

変数ノードの次数分布An
i 0.86 0.14

チェックノードの次数 j 9 10

チェックノードノードの次数分布 Bn
j 0.8 0.2
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図 4.6: Eβ/N0 = 13 dBの等化器出力に最適化した LDPC符号に関する EXITチャート

め，エラーフリーの信号検出が可能であると予測できる．一方，Eβ/N0 = 13 dBの場合，

復号器の出力相互情報量 IDが 1.0に到達する前に 2つのEXITカーブが交差しており，信

号検出が困難であると予想できる．しかしながら，上記のようにEXITカーブが交差する

場合においても，2.3節で述べた LDPCの設計手法を用いて復号器のEXITカーブを変形

させることで，EXITカーブのトンネルを開くことが可能となる．

表 4.2及び表 4.3に最適化した LDPC符号の次数分布を示す．表 4.2の次数分布をもと
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に設計した，AWGN通信路に最適化された LDPC符号の復号器 EXITカーブは図 4.5に

示しているものである．そして，表 4.3はEβ/N0 = 13 dBであるときの等化器のカーブ

に最適化された次数分布を示しており，このLDPC符号の復号器EXITカーブを図 4.6に

示す．このLDPC符号を用いることで，図 4.6に示すように復号器EXITカーブの形が変

化し，2つのカーブのトンネルを開いた状態にできている．次数分布最適化の際の注意点

としては，等化器のEXITカーブと交差しないように復号器のEXITカーブの左側を下げ

た場合，図 4.6のように復号器のEXITカーブの右側（終点側）は上昇してしまう．これ

は，縦軸を入力相互情報量として復号器のEXITカーブを描写する場合，符号化率に応じ

てカーブの下側の面積が一定になるという制約が存在するためである．

4.5 計算機シミュレーションによる特性評価
提案手法であるマルチキャリア型セルフコヒーレント伝送における SSBI除去のための

ターボ等化の伝送特性を，表 4.4の諸元に従って計算機シミュレーションにより評価した．

図 4.7にAWGN通信路に最適化された LDPC符号を使用した場合のFER特性を，図 4.8

に等化器の EXITカーブに最適化された LDPC符号を使用した場合の FER特性を示す．

図 4.7では，ガードバンドを δ = Kとして SSBIが存在しない状態の FER特性と，δ = 1

として干渉キャンセルを行う場合と行わない場合のFER特性を示している．AWGN通信

路に最適化された LDPC符号を使用した場合，干渉キャンセルを施すことで干渉キャン

セルなしの場合に発生しているエラーフロアは FER = 10－ 3以下に抑えられているもの

の，干渉が存在しない場合の理想特性に対し，FER = 10－ 3 において 10 dB以上の劣化

が発生している．これに対して，図 4.8に示すように，等化器のEXITカーブに最適化さ

れた LDPC符号を用いて干渉キャンセルを施した結果，干渉が存在しない場合のFER特

性に漸近した特性を達成できている．ただし，干渉が存在しない場合の FER特性そのも

のは図 4.7と比べて約 4 dB劣化している．これは図 4.6に示した復号器のEXITカーブで

は，カーブの左側を下げたペナルティとして右側が上昇してしまったため，AWGN通信

路における符号の特性が劣化しているためである．しかしながら，SSBIが存在する環境

においては，提案手法は FER特性を効果的に改善できていることが確認できる．

4.6 結言
本章では，2.5節で取り上げたセルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの問

題に着目し，マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送を前提とした SSBI除去のための

ターボ等化技術の提案を行った．ターボ等化によって SSBIを繰り返し干渉除去するため，
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表 4.4: シミュレーション諸元

変調方式 QPSK

符号化率 2/3

符号長 2000

復号アルゴリズム 内部繰り返し回数 50の SPA

通信路モデル
Back to back

（波長分散なし）
データシンボルのブロックサイズ K 128

送信信号全体の周波数ウィンドサイズ B 1024

パイロットトーン信号の周波数オフセット δp 0

パイロットトーン信号とデータスペクトル間の
ガードバンド δ

1

CSPR RE 0 dB

ターボ等化の繰り返し回数 6回
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図 4.7: AWGN通信路に最適化された
LDPC符号を使用した場合のFER特性
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図 4.8: 等化器の EXITカーブに最適
化されたLDPC符号を使用した場合の
FER特性

マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送における信号検出アルゴリズムについて解説

したうえで，信号検出時の SSBIの数式を明確化し，干渉除去のためのソフトレプリカ生

成式を示した．また，AWGN通信路に最適化された汎用的な LDPC符号では，ターボ等

化の信号検出性能を最大限に引き出せないことを示し，EXITチャート解析を用いたター

ボ等化に適した LDPC符号に関する議論も行った．最後に，計算機シミュレーションに

よって FER特性の観点から提案手法の有効性を示した．
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第5章

シングルキャリア型セルフコヒーレン
ト光ファイバ伝送におけるSSBI除去
のためのターボ等化

5.1 緒言
第 4章では，セルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの問題に対して，マル

チキャリア型セルフコヒーレント伝送を前提とした SSBI除去のためのターボ等化に関す

る議論を行った．しかし，セルフコヒーレント伝送が今後実用化される場合，PAPRが低

い等の理由からシングルキャリア形式のデバイスを用いた実装が望まれる可能性もある．

また，第 4章で提案した SSBI除去のためのターボ等化では，FDE処理や SSBIのソフト

レプリカ生成，及び残留干渉の分散の計算がOFDM形式の信号モデルに基づいて導出さ

れており，そのままシングルキャリアの信号に適用できるアルゴリズムにはなっていない．

そこで本章では，シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送においても効果的な SSBI

の除去を可能とするため，第 4章とは異なる信号モデルを持つ SSBI除去のためのターボ

等化を提案する．また，本章では，パイロットトーン信号とデータシンボルの電力の割り

当て配分を決定するCSPRの最適化に関する議論も行う．

5.2 送受信信号モデル
図 5.1にシングルキャリア型セルフコヒーレント伝送の送信機構成を，図 5.2にシング

ルキャリア型セルフコヒーレント伝送の受信機構成をそれぞれ示す．これまでの章と同様

に，送信機ではまず情報ビット系列d ∈ {0, 1}Kd×1にLDPC符号化が施され，符号語ビッ

ト系列 c ∈ {0, 1}Kc×1が生成される．符号語ビット系列はインタリーバ（Π）を介して変

調器に入力され，変調シンボルブロックx ∈ CK×1へ変換される．また，変調シンボルの
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図 5.1: シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送の送信機構成
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図 5.2: シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送の受信機構成

平均エネルギーはEs = Ex

{
xHx

}
/Kで与えられる．変調シンボルブロック xは，パイ

ロットトーン信号をガードバンドを設けた位置に付与して伝送されるため，第 4章と同

様に離散周波数帯域Bの広帯域信号に変換されスペクトルの成形が行われる．本章では

解析を簡単にするため，スペクトル成形の手段としてDFT-spread OFDMを用いる [54]．

DFT-spread OFDMは広帯域のシングルキャリア信号をブロック伝送する手法の一種であ

り，OFDMと比べてPAPRが低いというシングルキャリア信号の特徴を満たしつつ，周

波数軸上のスペクトル成形をDFTによって簡易に実装できる手法である．ただし，実際

のシステムでは，xをアナログ信号へ変換した後にアナログフィルタによりスペクトル成

形を行うことによって，デジタル信号処理で扱う信号の帯域を抑えることも可能である．

DFT-spread OFDM方式ではまず，次式のようにKポイントのDFTがxに適用され，周

波数領域の信号へと変換される．

x = FKx (5.1)

続いて，離散周波数帯域Bの周波数領域信号へと拡張された後，Bポイントの IDFTが

適用され時間領域信号へと変換される．第 4章と同様の変数を用いると，IDFTの適用結

果は次式となる．

sd = F H
B sd (5.2)

sd = Vδdx (5.3)

第 4章との違いとして，マルチキャリア型セルフコヒーレント伝送では xが変調シンボ

ル系列を表していたのに対して，ここではx が変調シンボル系列を表し，xがFKxで与

えられることに注意されたい．スペクトル成形されたデータ信号 sdは，xの中身がFKx
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図 5.3: シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送のためのターボ等化器の構成

であること以外は第 4章の記述と同一であり，以降，受信機のターボ等化処理までは第 4

章で用いた数式表現がそのまま適用される．

受信機で検出される信号は，式 (4.18)と同様の変数を用いて次式で与えられる．

r = ρ+ z (5.4)

そして，式 (4.25)と同様に，希望信号成分のスペクトル xが次式のように抽出される．

y = V T
δ FBr

= H x+ v + z′ (5.5)

x以外の変数の意味に関しては第 4章と同様である．シングルキャリア型セルフコヒーレ

ント伝送では，yがターボ等化器に入力され，周波数領域での SSBI除去及び等化処理が

施される．

5.3 シングルキャリア型の信号モデルにおけるター
ボ等化の設計

図 5.3にターボ等化器の構成を示す．ターボ等化器ではまず SSBIの除去が次式で行わ

れる．

ỹ = y − v̂ =H x+ z′ + (v − v̂) (5.6)

続いて，ウェイト行列W による等化処理が施された後，Kポイントの IDFTが適用され

てブロックサイズKの時間領域信号へと変換される．FDE処理後の信号が次式で与えら
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れる．

q = F H
KW

Hỹ

= F H
KW

HH FKx+ F H
KW

H (z′ + v − v̂) (5.7)

第 4 章と同じく，残留干渉の共分散行列を E
{
(v − v̂)(v − v̂)H

}
= diag[g] で表すと，

MMSE基準のウェイト行列も同様に次式で与えられる．

W H =
[
EsH HH +

(
N0IK + diag[g]

)]−1
EsH

H (5.8)

ただし，シングルキャリア方式における残留干渉の分散 gの計算はマルチキャリア方式と

は異なり，gの導出に関しては後述する．

シングルキャリア方式では対角行列W Hが乗算された後，IDFT行列 F H
K によって時

間領域信号へと変換される．このため，復調処理にて qから外部 LLRを算出する際に，

SGAを適用して第 3章と同様な外部 LLR計算を行う．SGAを適用した FDE出力は次式

で表される．

q[k] = µx[k] + ν[k] (5.9)

そして，等価利得及び等価雑音の分散はそれぞれ次式で与えられる．

µ =
1

K
tr
[
W HH

]
(5.10)

σ2
ν = Ex,z|λ

{
ννH

}
=

(
N0 +

1

K

K−1∑
k=0

g[k]

)
1

K
tr
[
W HW

]
(5.11)

復調器では kc番目の符号語ビットに対応する外部 LLR γ[kc]が次式のように計算される．

γ[kc] = ln

∑
X+∈{X|c[kc]=1}

exp
[
− |q[k]−µ[k]X+|2

σ2
ν [k]

]
∑

X−∈{X|c[kc]=0}

exp
[
− |q[k]−µ[k]X−|2

σ2
ν [k]

] (5.12)

続いて，SSBIのソフトレプリカの生成方法について述べる．SSBIの条件付き期待値は

式 (4.44)と同様に次式で与えられる．

v̂[k] =
1√
B

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

ζ[i, k]Ex|λ {x[i+ k + δ]x∗[i]} (5.13)

マルチキャリア方式の場合と異なり，x = FKx であるため，x[i + k + δ] と x∗[i] を

独立するシンボルの条件付き期待値として計算することはできない．条件付き期待値
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Ex|λ {x[i+ k + δ]x∗[i]}を厳密に計算すると非常に複雑な処理となるが，xの要素間の相
関性は十分低いといえるため，式 (5.13)に次式の近似を適用する．

v̂[k] ≈ 1√
B

(K−1)−(k+δ)∑
i=0

ζ[i, k]Ex|λ {x[i+ k + δ]}Ex|λ {x∗[i]} (5.14)

また，DFT行列は線形演算であるため，xの条件付き期待値は次式で容易に計算できる．

Ex|λ {x} = FKEx|λ{x} (5.15)

上式より，これまでの章と同様の方法で変調シンボルの条件付き期待値Ex|λ{x}を求めた
後に，DFTによって式 (5.15)のように周波数領域表現のシンボルのソフトレプリカを生

成し，式 (5.14)に代入することで SSBIのソフトレプリカ v̂[k]を生成できる．

次に，残留干渉の分散 g[k]の導出について議論する．第 4章と同じく，g[k]の導出は式

(4.45)から式 (4.50)で行われる．シングルキャリア方式の特徴として，式 (4.47)から式

(4.50)で必要となるEx|λ {x2[k]}及びEx|λ {|x[k]|2}について，マルチキャリア方式と異な
る導出が必要となる．詳細な導出は付録Bに記載するが，Ex|λ {x2[k]}及びEx|λ {|x[k]|2}
は次式で計算される．

Ex|λ
{
x2[k]

}
=

(
Ex|λ{x[k]}

)2
(5.16)

Ex|λ
{
|x[k]|2

}
= |Ex|λ{x[k]}|2 −

K−1∑
i=0

(
Ex|λ

{
|x[i]|2

}
− |Ex|λ {x[i]} |2

)
(5.17)

上式を式 (4.47)から式 (4.50)に代入し，式 (4.46)の計算を行うことで，シングルキャリア

方式における残留干渉の分散 g[k]の導出が可能となる．

5.4 EXITチャート解析によるCSPRの最適化と
LDPC符号設計

本節では，4.4節と同様に，EXITチャート解析を用いたLDPC符号の最適化に関して議

論する．また，第 4章ではパイロットトーン信号とデータシンボルの電力比であるCSPR

を 0 dBに固定していたのに対し，本節ではEXITチャート解析を通じてCSPRの最適値に

関する検討も行う．表 5.1にEXITチャート解析を行う際のパラメータを示す．本節では変

調方式として 16 QAMを使用する．図 5.4及び図 5.5にEβ/N0 = 10 dBとEβ/N0 = 12 dB

のときの等化器のEXITカーブを示す．両図からわかるように，等化器のEXITカーブの

形状はCSPR REによっても大きく変化することが確認できる．
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表 5.1: EXITチャート解析に用いるパラメータ

変調方式 16 QAM

符号化率 2/3

符号長 2000

通信路モデル
Back to back

（波長分散なし）
データシンボルのブロックサイズ K 128

送信信号全体の周波数ウィンドサイズ B 1024

パイロットトーン信号の周波数オフセット δp 0

パイロットトーン信号とデータスペクトルの
ガードバンド δ

1
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図 5.4: Eβ/N0 = 10 dBの場合の
等化器の EXITカーブ
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図 5.5: Eβ/N0 = 12 dBの場合の
等化器の EXITカーブ

まず，図 5.4には第 4章で用いたAWGN通信路に最適化された LDPC符号の復号器の

EXITカーブも描写されており，この符号によってエラーフリーの信号検出を達成するた

めには，等化器の EXITカーブの始点（左端）の値が IE = 0.8を超えていることが望ま

しい．ここで，IE = 0.8としたのは，図 5.4の EXITカーブは 2.3節の内容に従って理論

的に導出したものであり，実際の復号器のEXIT特性はその理論特性のカーブからある程

度乖離することを考慮しているためである．Eβ/N0 = 10 dBのときはこの条件を確実に

満たしているカーブは見られない．一方，図 5.5に示すEβ/N0 = 12 dBのときは，RE =

8 dBから 12 dBにおいて等化器のカーブの始点が IE = 0.8を超えており，AWGN通信路
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表 5.5: シミュレーション諸元

変調方式 16 QAM

符号化率 2/3

符号長 2000

復号アルゴリズム 内部繰り返し回数 50の SPA

通信路モデル
Back to back

（波長分散なし）
データシンボルのブロックサイズ K 128

送信信号全体の周波数ウィンドサイズ B 1024

パイロットトーン信号の周波数オフセット δp 0

パイロットトーン信号とデータスペクトルの
ガードバンド δ

1

に最適化された LDPC符号を用いた場合のCSPRの最適値であると予測できる．しかし

ながら，第 4章と同様に LDPC符号の最適化を行い，復号器の EXITカーブの左側を下

げることが出来れば，Eβ/N0 = 10 dBのときのいずれかのREでの等化器のEXITカーブ

において，トンネルを開いた状態にできると期待される．

図 5.4の EXITチャートをもとに，RE = 4 dB，6 dB，8 dBの等化器の EXITカーブ

に対して最適化した LDPC符号の次数分布を表 5.2から表 5.4に示す．また，図 5.6にこ

れらの次数分布を満たす LDPC符号の復号器の EXITカーブを示す．計算機シミュレー

ションでは，これらの符号を用いた場合のターボ等化の信号検出性能を評価する．

5.5 計算機シミュレーションによる特性評価
シングルキャリア型セルフコヒーレント伝送における SSBIキャンセルのためのターボ

等化の伝送特性を，表 5.5の諸元に従って計算機シミュレーションにより評価した．AWGN

通信路に最適化された LDPC符号を使用し，ターボ等化の繰り返し回数が 1回（干渉除

去なし）及び 6回とした場合の FER特性を図 5.7に示す．まず，干渉除去を行わない図

5.7(a)の FER特性に注目すると，5.4節のEXITチャート解析で述べた通りREが高いほ

ど信号検出時の SSBIを小さくできるが，同時に希望信号成分も小さくなるため，その兼

ね合いによりRE = 8 dBが最適な特性を示している．この結果は，干渉除去を行わない

場合，図 5.4及び図 5.5の等化器 EXITカーブの始点が高いRE が最適であるという予測

とも一致している．続いて，ターボ等化の繰り返し回数を 6回とした図 5.7(b)では，各

RE において若干の改善は見られるものの，CSPRの最適値である RE = 8 dBのときに
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表 5.2: RE = 4 dBの等化器の EXITカーブに最適化された次数分布

変数ノードの次数 i 2 3 8

変数ノードの次数分布An
i 0.75 0.06 0.19

チェックノードの次数 j 9 10 11

チェックノードの次数分布 Bn
j 0.25 0.47 0.28

表 5.3: RE = 6 dBの等化器の EXITカーブに最適化された次数分布

変数ノードの次数 i 2 8

変数ノードの次数分布An
i 0.72 0.28

チェックノードの次数 j 11 12

チェックノードの次数分布 Bn
j 0.67 0.33

表 5.4: RE = 8 dBの等化器の EXITカーブに最適化された次数分布

変数ノードの次数 i 2 3 4

変数ノードの次数分布An
i 0.42 0.4 0.18

チェックノードの次数 j 9 10 11

チェックノードの次数分布 Bn
j 0.04 0.8 0.16
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図 5.6: 等化器の EXITカーブに最適化した LDPC符号の復号器の EXITカーブ

FER= 10−3を満たすEβ/N0は 0.3 dB程度の改善効果となっている．

続いて，等化器のEXITカーブに最適化された LDPC符号を使用した場合のFER特性
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図 5.7: AWGN通信路に最適化された LDPC符号を使用した場合の FER
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図 5.8: 等化器の EXITカーブに最適化された LDPC符号を使用した場合の FER

を図 5.8に示す．まずターボ等化の繰り返し回数が 1回の場合では，等化器のEXITカー

ブに最適化した際のペナルティとしてAWGN通信路に最適化されたLDPC符号と比べて

FER特性は劣化してしまう．一方，繰り返し回数を 6回とした場合は LDPC符号の最適

化の効果が現れ，図 5.7(b)と比べ，RE = 8 dBのときに FER= 10−3を満たすEβ/N0を
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0.5 dB改善できている．本シミュレーションでは，適切なCSPRを設定することで SSBI

の影響を十分抑圧できており，ターボ等化によって得られる改善効果は大きいとはいえな

いものの，提案手法による SSBIの抑圧効果を確認できた．

5.6 結言
本章では，セルフコヒーレント光ファイバ伝送における SSBIの問題に対し，シングル

キャリア型セルフコヒーレント伝送を前提とした SSBI除去のためのターボ等化技術の提

案を行った．第 4章で提案した SSBI除去のためのターボ等化では，FDE処理や SSBIの

ソフトレプリカ生成，及び残留干渉の分散の計算がOFDM形式の信号モデルに基づいて

導出されており，そのアルゴリズムをそのままシングルキャリア方式に適用することはで

きなかった．そこで，本章ではシングルキャリア型セルフコヒーレント伝送でも SSBIの

抑圧を可能とするため，シングルキャリア方式に適したターボ等化アルゴリズムについて

明らかにした．また，CSPRの最適化とターボ等化の関係について示したうえで，計算機

シミュレーションによって FER特性の観点から提案手法の有効性を示した．
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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 電気電子情報工学専攻在学中に行った ミ

リ波無線通信及び光ファイバ通信における干渉存在下での繰り返し信号検出に関する研究

成果をまとめたものである．以下に本研究で得られた成果を総括して述べる．

第 2章では，高速大容量通信の需要が増加し続けていることを背景として，周波数資源

の枯渇の問題を解決しつつ更なる高速伝送を実現する手段の 1つであるミリ波無線通信シ

ステムについて述べた．ミリ波無線通信を実現する際の重要な課題の 1つとして，ミリ波

伝送における隣接チャネル漏洩電力がその他の無線アクセスシステムと比べて許容され

た設定になっていることに伴い発生する，隣接チャネル間干渉（ACI）への対策が必要で

あることを明らかにし，対策としてACI除去技術の開発が重要であることを示した．ま

た，ミリ波伝送システム構築においてBBU (Base Band Unit）とRRH （Remote Radio

Head）の間を光アクセス回線で接続する際には，光アクセス回線の伝送容量の増加も不

可欠であることを示し，光アクセス回線においても高多値数の変調方式による高速化が可

能な技術であるセルフコヒーレント伝送における signal-signal beat干渉（SSBI）の問題

について明らかにした．さらに、ミリ波無線アクセスシステムの実現並びに光アクセス回

線の大容量化を狙うためには，両システムの信号モデルに適したターボ等化アルゴリズム

の設計が必要であることを明確にした．

第 3章では，IEEE 802.11ad規格に準拠したシングルキャリア伝送を用いる上りリンク

ミリ波無線通信システムにおいて，送信機における増幅器の非線形性を推定しつつ，マル

チチャネルアクセスを行う際に発生するACIを除去するためのターボ等化技術を提案し

た．また，計算機シミュレーションにより，提案手法はACIを効果的に抑圧できること，

その結果としてシステムレベルのスループット特性を改善できることを明らかにした．

第 4章では，マルチキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送の送受信信号モデル

を構築し，SSBI除去のためのターボ等化技術を提案した．また，EXITチャート解析を

用いたターボ等化のための LDPC符号の最適化について述べ，LDPC符号を最適化する

ことでターボ等化による SSBIの抑圧効果が改善できることを明らかにした．
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第 6章 結論

第 5章では，シングルキャリア型セルフコヒーレント光ファイバ伝送では，SSBIの性

質がマルチキャリア方式の場合と異なることから，シングルキャリア方式に適したターボ

等化技術を提案した．また，EXITチャート解析により，LDPC符号の設計だけではなく

CSPRの最適値に関しても議論し，計算機シミュレーションを通して提案手法の有効性を

明らかにした．

上記の研究成果により，ミリ波無線通信におけるACIやセルフコヒーレント光ファイ

バ伝送における二乗検波に伴う SSBIといった，非線形動作を含む系に依存した干渉問題

に対して，繰り返し信号処理によって干渉除去を施すためには，非線形な処理を含んだ信

号モデルを明らかにしたうえで確率理論の観点から適したターボ等化処理を設計するこ

とが有効であることが明らかになった．これを踏まえて，本論文では，従来ターボ等化の

対象として重点的には扱われていなかった非線形な系の課題に対しても，本論文で示した

ように非線形な処理を含んだ信号モデルを定式化することによって，ターボ等化により解

決できる可能性を示した．

今後ミリ波通信が普及していくうえで，ミリ波帯の周波数を最大限に活用するためには

ACIの解決は無視できない課題となる．また，ミリ波通信の課題が解決できたとしても，

ミリ波APと IPネットワークを繋ぐ光ファイバ通信の伝送容量がミリ波の高速伝送に耐

えうるものでなければ，End-to-Endでの高速伝送を実現することはできない．光アクセ

ス回線の容量を増加する技術としてセルフコヒーレント伝送が注目を集めているが，セ

ルフコヒーレント伝送の実用化においては SSBIの問題を解決する必要がある．このよう

に高速伝送実現のためには無線通信だけではなく光ファイバ通信の高速化も重要であり，

本研究で提案したデジタル信号処理が，高速伝送の実現に際して生じる干渉通信路におけ

る課題の解決に向けた一助となることが期待できる．また，本研究で検討した非線形な系

に対するターボ等化の設計手法が，繰り返し信号処理の分野において非線形な系の課題を

扱う将来研究にて役立つことを祈念する．
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[26] M. Tüchler and J. Hagenauer, “Turbo Equalization Using Frequency Domain Equal-

izers,” in Proceedings of Allerton Conference, pp. 1234–1243, Oct. 2000.

[27] T. Deleu, F. Horlin, and M. Dervin, “Turbo-Equalization of the Remaining Interfer-

ence in a Pre-Distorted Non-Linear Satellite Channel,” in Proceedings of 2014 IEEE

International Conference on Acoustics, Speech and Signal Processing, pp. 1946–1950,

May 2014.

[28] T. Abe, S. Tomisato, and T. Matsumoto, “A MIMO Turbo Equalizer for Frequency-

Selective Channels with Unknown Interference,” IEEE Transactions on Vehicular

Technology, vol. 52, no. 3, pp. 476–482, May 2003.

75



参考文献

[29] R. Gallager, “Low-Density Parity-Check Codes,” IRE Transactions on Information

Theory, vol. 8, no. 1, pp. 21–28, Jan. 1962.

[30] M. G. Luby, M. Mitzenmacher, M. A. Shokrollahi, and D. A. Spielman, “Efficient

Erasure Correcting Codes,” IEEE Transactions on Information Theory, vol. 47, no. 2,

pp. 569–584, Feb. 2001.

[31] T. J. Richardson and R. L. Urbanke, “The Capacity of Low-Density Parity-Check

Codes under Message-Passing Decoding,” IEEE Transactions on Information The-

ory, vol. 47, no. 2, pp. 599–618, Feb. 2001.

[32] T. J. Richardson, M. A. Shokrollahi, and R. L. Urbanke, “Design of Capacity-

Approaching Irregular Low-Density Parity-Check Codes,” IEEE Transactions on In-

formation Theory, vol. 47, no. 2, pp. 619–637, Feb. 2001.

[33] R. van Nee and R. Prasad, OFDM for Wireless Multimedia Communications. Nor-

wood, MA, USA: Artech House Inc., 2000.

[34] D. Reynolds and X. Wang, “Low-Complexity Turbo-Equalization for Diversity Chan-

nels,” Signal Processing, vol. 81, pp. 989–995, May 2001.

[35] S. Haykin, Adaptive Filter Theory. Upper Saddle River, NJ: Prentice Hall, 2002.
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付 録

A マルチキャリア型セルフコヒーレント光ファイ
バ伝送におけるビート成分の計算

A.1 Pilot-pilot beat成分の算出

式 (4.13)の pilot-pilot beat成分は次式のように展開できる．

ρpp = (Ξsp) ◦ (Ξsp)∗

=
(
F H
BΞFBsp

)
◦
(
sHpF

H
BΞ

HFB
)T

=

(
1√
B
[fB,0, . . . ,fB,B−1]

HΞFBsd

)
◦
(

1√
B
sHpF

H
BΞ

H[fB,0, . . . ,fB,B−1]

)T

=
1

B
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...

fH
B,B−1ΞFBsp
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sHpF

H
BΞ

HfB,0
...

sHpF
H
BΞ

HfB,B−1
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T

(A.1)

したがって，式 (A.1)の ρppは要素毎に次式のように計算できる．

ρpp[b] =
1

B
fH
B,bΞ (FBsp) (FBsp)

HΞHfB,b

=
1

B
fH
B,bΞ

(√
Ep

B
FBf

∗
B,δp

)(√
Ep

B
FBf

∗
B,δp

)H

ΞHfB,b
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1

B
fH
B,bΞ

(√
Epκδp

)(√
Epκδp

)T
ΞHfB,b

=
Ep

B

∣∣ξ[δp]∣∣2 (A.2)

ただし，κδp =
[
O1×δp , 1,O1×(B−δp−1)

]T ∈ RB×1は δp番目の要素のみ 1であるベクトルを

表し，Ff ∗
B,δp

=
√
Bκδpとなる．よってベクトル ρppは次式で表される．

ρpp =
Ep

B

∣∣ξ[δp]∣∣2 1B×1 (A.3)
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A.2 Signal-signal beat成分の算出

式 (A.1)と同様の展開を signal-signal beat成分ρddに対して行うと，ρddの各成分 ρdd[b]

が次式で表現できる．

ρdd[b] =
1

B
fH
B,bΞ (FBsd) (FBsd)

HΞHfB,b

=
1

B
fH
B,bΞ sds

H
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j2π i·b
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}
(A.4)

ただし，sd = FBsd = Vδdxである．

A.3 Pilot-signal beat成分の算出

式 (A.1)と同様の展開を pilot-signal beat成分 ρdpに対して行うと，ρdpの各成分 ρdp[b]

は次式で計算できる．

ρdp[b] =
1

B
fH
B,bΞ (FBsd) (FBsp)

HΞHfB,b

=
1

B
fH
B,bΞ (FBsd)κ
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この結果，ベクトル ρdpは次式で与えられる．

Θδp = diag
[
fB,δp

]
(A.6)

ρdp =

√
Ep

B
ξ∗[δp]Θδp [fB,0, . . . ,fB,B−1]
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=

√
Ep

B
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B シングルキャリア型セルフコヒーレント光ファ
イバ伝送における残留干渉の分散計算

5.3節では変調シンボルブロックをxとし，その周波数領域表現がx = FKxであるとい

う前提のもと，ターボ等化において Ex|λ {x2[k]}及び Ex|λ {|x[k]|2}の算出が必要となる．
まず，Ex|λ {x2[k]}をベクトル形式で表すと，Ex|λ{x ◦ x}となり，Ex|λ{x ◦ x}は次式の
ように展開できる．

Ex|λ{x ◦ x} = Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}

+
1
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+(FK ◦ FK)
(
Ex|λ{x ◦ x} − Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}
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(B.1)

上式において (FK ◦FK)
(
Ex|λ{x ◦ x} − Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}

)
の部分は，高速フーリエ変換

によって効率的に計算することはできない．しかしながら，
∑K−1

i=0 (Ex|λ{x2[i]}−Ex|λ{x[i]}2)
e−j2π 2i·k

K は総和演算により平滑化することで，Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}と比較して十分小さな
値になると期待できるため，本論文では Ex|λ{x ◦ x}及びその要素 Ex|λ {x2[k]}を次式で
近似している．

Ex|λ{x ◦ x} = Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}

=
(
FKEx|λ{x}

)
◦
(
FKEx|λ{x}

)
(B.2)

Ex|λ
{
x2[k]

}
= Ex|λ{x[k]}2 (B.3)
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続いて，Ex|λ {|x[k]|2}をベクトル形式で表すと，Ex|λ{x ◦x∗}となり，次式のように展
開される．

Ex|λ{x ◦ x∗} = Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}∗

+
1

K



K−1∑
i=0

(
Ex|λ{|x[i]|2} − |Ex|λ{x[i]}|2

)
...

K−1∑
i=0

(
Ex|λ{|x[i]|2} − |Ex|λ{x[i]}|2

)
...

K−1∑
i=0

(
Ex|λ{|x[i]|2} − |Ex|λ{x[i]}|2

)


= Ex|λ{x} ◦ Ex|λ{x}∗

+

[
K−1∑
i=0

(
Ex|λ

{
|x[i]|2

}
− |Ex|λ {x[i]} |2

)]
1K×1 (B.4)

よって，Ex|λ
{
|x[k]|2

}
= |Ex|λ{x[k]}|2 +

K−1∑
i=0

(
Ex|λ

{
|x[i]|2

}
− |Ex|λ {x[i]} |2

)
となる．
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