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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独
立成分分析に基づく非同期信号空間分離のための統計的信号処理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，まず，IoT (Internet of Things) 通信において重要な通信規格で
ある BLE (Bluetooth Low Energy) を用いたシステムに独立成分分析 (ICA: Independent
Component Analysis)を適用した背景を説明し，BLEシステムに ICAに基づく空間多重を
行う際の課題を明らかにする．IoT通信に使用される周波数帯域はライセンスバンドとア
ンライセンスバンドの 2つに大別される．リソース管理されているライセンスバンドに
比べて，アンライセンスバンドは無線局免許を必要とせず自由に使え，今後の IoT通信に
とって非常に重要な共有リソースであると考えられている．このような利便性から，今後
リソース管理されていない無線通信システムが急増すると考えられる．このような状況に
対して，本論文では通信規格としてアンライセンスバンドを使用しているBLEに注目し，
今後の周波数資源の枯渇に対応するための研究を行った．周波数利用効率を上げる手法の
一つとして空間多重がある．携帯電話規格のようなライセンスバンドを使用する無線通信
システムでは互いに直交なパイロット信号を用いて空間多重を実現している．しかしなが
ら，BLEは元来，空間多重を想定していないため，パケット内に他ユーザと空間多重を
行えるような互いに直交なパイロット信号は含まれていない．そこで，本論文では直交パ
イロット信号なしでも空間多重を実現できる ICAを適用することを考えた．ICAによる
空間多重は帯域幅を変えずに同時接続数を増やすことができ，仕様の大幅な変更を加える
ことを望まない規格で同時接続数を増やす手法として最適である．第 1章では BLEシス
テムに ICAに基づく空間多重を行う際の問題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，BLEシステムにおいて ICAに基づく空間多重をするための統計的信
号処理に関する導入を行い，問題点を明確化する．ICAでは受信信号を分離行列で線形変
換し，その ICA出力の要素間の独立性が最大になるような分離行列を逐次的に決定して
いくことで信号分離を行うことができるが，BLEシステムに対して ICAを適用するにあ
たって 2つの解決すべき課題がある．まず 1つ目の課題は，端末・受信機間の時間・周波
数同期誤差である．小型かつ安価であることが求められる BLE端末に使用される部品の
精度が劣るため，端末と受信機の間に時間・周波数同期誤差が生ずる．2つ目の課題は，
ICA出力の雑音相関である．これは本来無相関であった雑音を分離行列で線形変換するこ
とによって相関性が生ずる．この 2つの課題を解決するために必要な手法を第 3, 4, 5章で
提案する．
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内容梗概

第 3章では，時間・周波数同期誤差補償法を提案する．ICAでは分離行列を求めるため
に受信信号全体を使う必要はない．時間同期誤差がある場合に，受信信号全体を使うとラ
ンク落ちした部分を ICAの計算に使うことになるので，送信信号が重複しているところ
のみを使って ICAの計算を行うことによって，分離精度の低下を防ぐ．また，端末と受
信機の間に周波数同期誤差があると，ICA出力には周波数オフセットの影響が残留する．
通常，BLEで使用されているGFSK (Gaussian filtered Frequency Shift Keying)変調は位相
変調であるので，信号検出手法として，遅延検波が適用可能である．遅延検波は周波数オ
フセットにある程度耐性はあるのだが，検出精度自体はそれほど良くない．本論文では，
遅延検波に基づくMAP (Maximum A-Posteriori)検出法を提案する．最後に計算機シミュ
レーションによって提案する同期誤差補償法の有効性を示す．
第 4章では，第 3章では対応しきれなかった BLEの最大許容周波数オフセットに対応
するため，繰り返し周波数オフセット推定法を提案する．BLEパケットにはパイロット
信号は含まれていないが，プリアンブルが含まれているため，周波数オフセットの推定に
既知信号であるプリアンブルを用いることができる．周波数オフセットの推定法としてプ
リアンブルと ICA出力の相関が最大になるように調整する手法があるが，BLEの規格に
あるプリアンブルの長さでは十分な推定ができない．本論文では BLEの仕様を変更しな
いことを前提としているので，プリアンブルの長さを変更することはできない．そこで，
一度推定した信号をプリアンブルと一緒に繰り返し推定に使用することで，参照信号の長
さを確保する．最後に計算機シミュレーションによって提案する繰り返し推定法の有効性
を示す．
第 5章では，ICA出力の雑音相関を白色化し，信号成分の干渉として捉えることによる
逐次干渉除去法を提案する．ICA出力には雑音相関が含まれる．この雑音相関を信号成分
の干渉として捉えるために，ICA出力の雑音成分を白色化する．白色化は雑音共分散行列
の逆行列のコレスキー分解で得られた上三角行列を ICA出力に乗積することで実現可能
である．このとき，信号成分に上三角行列が乗積された形となるので，干渉のない信号成
分から順番に逐次干渉除去を行うことができる．最後に計算機シミュレーションによって
提案する雑音相関抑圧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

am[k] ペリフェラルmの時間インデックス kにおける双極性ビット
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Es シンボルエネルギー
fc 中心周波数
∆ fm ペリフェラルmの周波数オフセット
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Ĥ 通信路行列の推定値
Hdir すべての要素が 1の行列
Hrand 各要素が平均 0，分散 1の複素ガウス分布に従う行列
hnm 受信アンテナ nと送信アンテナmの間のフェージング係数
Ia サイズ a × aの単位行列
j 虚数単位

√
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K 送信シンボルブロックの長さ
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k 送信シンボルの時間インデックス
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ρℑ[k] ρ[k]の虚部
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ϕm(t) ペリフェラルmの時間 tにおける情報伝達変数
∆ϕm ペリフェラルmにおける位相オフセット
χ[k] 時間インデックス kにおける ICA出力
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m に対応する ICA出力
Ψ ICAで決定されるユニタリ行列
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∆ωm ペリフェラルmにおける角周波数オフセット
Ωm ペリフェラルmにおける正規化角周波数オフセット
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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．A∗，AT とAH はそれぞれ行列Aの共役行列，転置行列，共役転置 (エルミート
転置)行列を意味する．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．Pr[a|b]と p(a|b)は確率変数 bで条件付けられた確率変数 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.
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第1章

序論

現在，大容量の通信トラフィックをより高速に無線伝送することを目的としてLTE (Long
Term Evolution)や第 5世代・第 6世代携帯電話システム (5G・6G)に代表される様々な研
究が行われている [1–3]．特に 5Gの主要ターゲットはもはやスマートフォンの高度化では
なく，IoT (Internet of Things)を積極的に活用した我々の社会環境のデジタル化にあると
言われている [4–6]．IoTとはインターネットに接続される対象をコンピュータやスマー
トフォンだけではなく，世の中にあるあらゆるモノを接続することで全てのモノをネット

ワーク内で管理すると共に，実空間と仮想空間の融合に基づく新たな社会環境を構築する

ための技術基盤であり，さまざまな業界で研究が行われている [7–9]．またこのような動
きは，昨今，オフィス空間のあらゆるモノをデジタル化してサイバー空間内に保管し，さ

らにネットワークを通じた遠隔地からそれらにアクセスしたり，あるいはそれらを用いて

リモートでの会議を行うといったデジタル化の流れが加速している．

そのようなデジタル化において利用される無線規格としては，大別して，ライセンスバ

ンドを利用する規格である LTE-M (Long Term Evolution for Machine-type-communication)
やNB-IoT (Narrow Bnad-IoT) [10,11]などと，アンライセンスバンドを利用する規格であ
るBluetoothやWi-Fiなどの 2種類があり，ライセンスバンドを用いる規格の詳細は 3GPP
(Third Generation Partnership Project) が，アンライセンスバンドを用いる規格の詳細は
IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers)が策定している．その概要をそれら
を通信可能距離を指標として図 1.1に示す．日本におけるアンライセンスバンドとして
は，2.4GHz帯，サブギガ帯 (920MHz帯)及び 5GHz帯があり，2.4GHz帯を用いる通信
規格には主にクラシック Bluetooth，BLE (Bluetooth Low Energy)，ZigBee，Wi-Fi，サブ
ギガ帯を用いる通信規格には主にWi-SUN (Wireless Smart Utility Network)，LoRa (Long
Range)，Sigfox，5GHz帯を用いる通信規格にはWi-Fiがある [12–15]．BLEは省電力性
に優れた規格であり，クラシック Bluetoothとは別に 2009年に追加された．BLEとクラ
シックBluetoothは共存可能であるが，特に省電力性が求められる場合，BLE単体でも実
装することができる．ライセンスバンドを用いたシステムとアンライセンスバンドを用
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図 1.1: IoT通信で利用される無線アクセスネットワークの種類

いたシステムの最も大きな違いは，アンライセンスバンドを用いたシステムの場合，規格

の異なる複数の独立に運用されるシステムが一定のルールの下で同一スペクトルを共用

する可能性があることであり，例えばオフィス空間内でWi-Fiと BLEが同一周波数帯を
共用するといった状況も考えられる [16–18]．周波数共用においては，キャリアセンスに
基づくか周波数ホッピング (FH: Frequency Hopping)に基づいた対策が必須となっており，
その結果としてライセンスを得ることなく無線局の開設が可能となっている．またアンラ

イセンスバンドを用いるシステムは，端末に対してAP (Access Point) (BLEではセントラ
ルと呼ばれる)があればシステムが構築できるので，ライセンスバンドを使うシステムと
比較して低コストで実現できるという特徴がある．したがって，例えば室内環境において

多数のセンサを配置したり，簡易な情報収集機能を持つデバイスを部屋内に低コストで多

数配置したい場合には，アンライセンスバンドを利用するシステムでの構築が望ましい．

特に小中規模のオフィスにおいては，Wi-FiとBLEの併用で様々なオフィス内センシング
機能や情報交換機能を導入することができるため，アンライセンスバンドを用いたシステ

ムによるオフィス内ネットワークの実現は大きな注目を集めている [19–21]．
このように，アンライセンスバンドを利用するシステムの中でWi-Fiに次いで注目を
集めているBLEは，一般的に知られているBluetoothの規格に対して，特に小容量の情報
の伝送に限定することで通信時間を短縮し，さらに省エネルギー化を図った各種技術を導

入することで低消費電力性を必要とするネットワーク構成に向いた通信規格である．実

際，BLEは，センサ，リモートコントロールユニット，スマートウォッチなど，非常に省
電力性が要求される製品に搭載されていると同時に，スマートフォンやウェアラブル端末

にも搭載されているため，ネットワーク全体として非常に柔軟性の高い高機能通信ネット
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ワークを実現できる可能性を有している [22–24]．
BLEを利用した屋内 IoT通信システムの典型的な形態としては，BLEを搭載した多数
のデバイス (ペリフェラルと呼ばれる)が同一空間内に配置され，各ペリフェラルは空間
内に設置されたセントラルへの情報伝送を経て，セントラルに接続されているゲートウェ

イに対してデータを送信する．この形態はオフィス内のネットワーキングとしては極めて

一般的な形であるが，同時に，このネットワークの利用者としては，無線通信技術につい

ては全く知識がない利用者が多数いる点に配慮する必要がある．少なくとも，通信デバイ

スの電池交換などのタスクをユーザは頻繁には行わないという前提でシステム導入を行

う必要があるので，BLEデバイスは，例えば電池交換なしで数年程度動作し続けること
が要求される．そのためBLEはBluetoothをベースに，徹底した省エネルギー対策を施し
ている [25–27]．具体的には，まず伝送距離として約 10mまでを想定することで所要送
信電力を大きく抑制すると共に，最大パケット長は，クラシックBluetoothの 1021バイト
に対して 47バイトと大幅に短縮することで 1度の通信で必要となるエネルギーを大幅に
抑制し，通信モードでないタイミングではデバイスを sleepモードにするなど，徹底した
省エネルギー対策が施されている [28]．さらに BLEでは周波数ホッピングとポーリング
に基づく TDMA (Time Division Multiple Access)によって，セントラルが各ペリフェラル
との通信で利用する無線リソースの管理を行うことで，複数端末間での無線リソースの共

用を行っている [29, 30]．
一方で，BLEシステムは基本的には，1つのアンライセンスバンドのみを利用してお
り，BLEのシステム容量増大に際して利用帯域幅の拡大という戦略をとることはできな
い．そこで本論文では，利用帯域を拡大することなく，かつ，BLEの標準規格の変更なし
で，BLEネットワークに接続されるペリフェラル数をスケーラブルに増大させる手段と
して,独立成分分析 (ICA: Independent Component Analysis)に基づく空間多重信号の分離
技術を適用した SDMA (Spatial Division Multiple Access) [31]方式を検討する．

SDMAは，同一周波数帯において同一周波数ホッピングパターンを複数のデバイスに
対して割当て (以下では，これを複数のデバイスに対する同一周波数帯の割当，あるいは
同一無線リソースの割当と呼ぶ)，受信信号の空間的伝搬特性の違いを利用して各チャネ
ルの信号を分離する技術であり，同一タイミングでアクセス可能なデバイス数分だけチャ

ネル容量が拡大できるシステムである．また，必要に応じてこの多重数を増加させること

でシステム容量増大に対するスケーラブルな対応が可能となる．

図 1.2に，(a) SDMAを適用しないシステムと，(b) SDMAを適用したシステムのシス
テム構成例を示す．SDMAを適用しない場合は，図 1.2(a)のように各センサに割り当て
られるリソースブロックは TDMAによって管理されており，同一あるいは隣接する空間
において同じ帯域を利用している他のシステムが存在する場合，そのシステムの運用状

況によってBLEシステムのシステム容量は決定される．一方，SDMAを導入すると，図
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1

時間
t1 t2 t3 t4 t5 t6

センサ1

センサ2

センサ3

2 3 1 2 3

i : センサ i に割り当てられた
リソースブロック

(a) SDMAを適用しないシステム

空間

時間
t1 t2 t3 t4 t5 t6

1 2 3 1 2 3

4 5 6 4 5 6

センサ1 センサ6

センサ2

センサ3 センサ4

センサ5

(b) SDMAを適用したシステム

図 1.2: システム構成の例

1.2(b)のようにシステム容量は空間多重数に比例して増大可能となるので，システム容量
を柔軟かつスケーラブルに増大できるという観点で非常に魅力的である．

SDMAの実現に際しては，セルラシステムの場合には，送信メッセージ内に伝搬路特性
を測定するためのパイロット信号が埋め込まれる．ここで空間多重される信号のパイロッ

ト信号を互いに直交する系列とすることで，空間多重される信号においてもチャネル特性

だけは空間多重の影響なく測定が可能となる．またその結果，各チャネルのCSI (Channel
State Information)を空間多重された信号の分離に利用する．セルラシステムにおいては，
4G以降空間多重の適用を前提に標準規格が策定されたので，各フレーム信号にパイロッ
ト信号を付与する形態が利用されるとともに，セルラシステムにおいては約 2年に 1回の
リリース更新があるので，標準規格の変更は適宜なされている．

一方，BLEの標準化では，SDMAによる空間多重が想定されておらず，BLEパケット
にはそのような直交パイロット信号は設定されていない．また，セルラシステムとは異な

り，リリース更新というプロセスは存在しないので，BLEにおいて空間多重を導入する
際には，少なくともペリフェラルの標準規格を変更することなく実現できる必要があり，

当然パイロット信号を用いた多重信号分離技術を適用することはできない．そこで本論文

では，パイロット信号なしに空間多重された信号を分離する手法として，ICAの適用を検
討する．ICA は，空間多重された信号の複素ベースバンド信号の確率密度関数が非ガウ
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図 1.3: 本論文の構成

ス性を有することを利用して信号分離を行う手法である [32, 33]．
ICAを用いた空間多重された信号の分離においては，大きく分けて 2つの課題がある．
第 1の課題は BLEデバイスが小型かつ安価であり，使用される部品の精度が劣ることか
ら生じる時間・周波数同期誤差である．これらの同期誤差は各デバイス間で独立であり，

空間多重された信号の分離を行う際，各デバイス間の同期がとれないので、各デバイスか

ら送信される信号は同期のとれていない非同期信号であるという前提のもとで適切に処

理されなければならない．第 2の課題は ICA出力の雑音相関である．これは本来無相関
であった雑音が，ICAによる多重信号分離の結果として，雑音に相関が生じてしまうこと
に起因する課題である．したがって，空間多重された信号の分離後，雑音を白色化するこ

とで雑音相関の影響を排除しつつ，復調処理を行う必要がある．

本論文の構成を図 1.3に示す．第 2章ではまず，BLEシステムに ICAを適用した際のシ
ステムモデルとBLE4.xとBLE5.xのパケット構成について述べる．次に，BLEシステム
で用いられる変調方式であるGFSK (Gaussian filtered Frequency Shift Keying)変調につい
て述べ，本論文で用いる通信路モデルの説明を行う．そして，ICAの動作原理について説
明し，BLEシステムに対して ICAを適用した際に生じる問題点の明確化を行う．
第 3章 [A-2]では，BLEデバイスが小型で安価であり，使用部品の精度が劣ることに伴
う時間同期誤差の補償法を提案する．時間同期誤差に対しては，ICAが信号の統計的性
質に基づいて処理されるため，ICA処理に用いられる信号長には柔軟性があり，全ての多
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第 1章 序論

重化された信号が伝送されている区間を用いて ICAの重み分離行列を計算する方式を提
案する．次に提案方式を適用した場合の周波数オフセットの補償能力について評価する．

ここで，BLEで許容されている周波数オフセットは 150 [kHz]と，他の無線システムと比
較して非常に大きな値となっており，提案手法だけではこの許容周波数オフセットを補償

することができないことを示す．なお，周波数オフセットの影響については，同期検波と

遅延検波を用いる場合について述べると共に，通常の遅延検波よりも検出精度の高い遅延

検波に基づいたMAP (Maximum A-Posteriori)検出手法の提案も行う．最後に，計算機シ
ミュレーションにより ICAの信号分離精度と PER (Packet Error Rate)特性の評価を行うこ
とにより，提案手法の有効性を確認する．

第 4章 [A-1]では，SDMA適用時に，BLEで規定されている最大許容周波数誤差に対
応するために，繰り返し周波数オフセット推定法を提案する．本手法では，GFSK復調器
と前方誤り訂正 (FEC: Forward Error Correction)復号器を伴った周波数オフセットの最尤
推定を用いる．最後に，計算機シミュレーションにより PER特性と計算量の評価を行い，
各ペリフェラルがそれぞれ独立の周波数オフセットを有していても十分にそれらの補償が

可能であることを示す．

第 5章 [B-1][B-2]では，ICA出力の雑音相関に対処するため，ICAから出力される多重
化された信号に対して，ICA処理後の雑音の共分散行列のコレスキー分解によって得られ
た上三角行列を乗積することで，雑音を白色化すると共に，逐次干渉除去アルゴリズムを

用いて，多重化された信号の分離を行う方式を提案する．BLEシステムは LOS (Line of
Sight)環境での運用が想定されるので，仲上・ライスフェージング状況下における PER特
性を計算機シミュレーションによって評価し，提案手法の有効性を評価する．

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

ICAに基づくBLE信号空間分離

2.1 緒言
BLEでは FHとポーリングに基づく TDMAによって通信回線を複数端末で共用してお
り，PAN (Personal Area Network) を構成するために，セントラルがペリフェラルとの無
線アクセスを管理している．一方で，PAN間の干渉は FHによって抑制されているため，
IoTデバイスのさらなる普及に伴ってBLE端末数が増加すると，接続要求の増大が原因で
深刻なパケット衝突が起こることが容易に予想される．このような TDMAタイムスロッ
トにおける混雑を回避するため，複数のペリフェラルとセントラルとの通信を実現するに

あたって同一無線リソースを同時に利用する SDMAを適用することにより，IoT通信の
規模が増加したとしても，スケーラブルにチャネルを作り出し通信品質を向上すること

ができる．本章では，まずBLEで用いられるパケット構成の説明を行い，次に SDMAを
実現するためのシステムモデルについて説明する．さらに，時間・周波数同期誤差を含ん

だMIMO (Multiple-Input Multiple-Output) 通信路における GFSK変調について説明する．
LOS通信を想定した場合，各通信路は仲上・ライスフェージングに従い，受信アンテナ
間の空間相関も存在すると考えられる．よって，仲上・ライスフェージング状況下におけ

るMIMO通信路についての説明も行う．最後に，ICAによる信号分離に関する説明を行
い，BLEシステムに ICAに基づく空間多重を行う際の課題を明確にする．

2.2 パケット構成
BLEは IoT通信で用いられるセンサなどの省電力性が要求される端末のために，従来
のBluetoothに新たに追加された通信規格であり，2009年に追加されたBLE4.x系と 2016
年に追加された BLE5.x系の 2つのバージョンが存在する．BLE5.x系には FEC符号化が
導入されており，その結果見通し内通信環境における通信距離が BLE4.x系に比べて約 4
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Preamble

(8 bits)

Access Address

(32 bits)

PDU

(U bits)

CRC

(24 bits)

図 2.1: BLE4.xのパケットフォーマット

Preamble

(80 bits)

Access Address

(32 bits)

PDU

(U bits)

CRC

(24 bits)

CI

(2 bits)

Termination

(3 bits)

Termination

(3 bits)

FEC block 1 FEC block 2

80 μs 256 μs 16 μs 24 μs U*S μs 24*S μs 3*S μs 

S = 8 coding S = 2 or S = 8 coding

図 2.2: BLE5.xのパケットフォーマット

倍に拡大可能となっている．

2.2.1 BLE4.x
図 2.1にBLE4.xのパケットフォーマットを示す．BLE4.xのパケットフォーマットでは，
まず送信機mで生成されたUビットのプロトコルデータユニット (PDU: Protocol Data Unit)
dm = [dm[0], . . . , dm[u], . . . , dm[U − 1]] ∈ {0, 1}U に対して 24ビットの巡回冗長検査 (CRC:
Cyclic Redundancy Check)のパリティビット bCRC

m =
[
bCRC

m [0], . . . , bCRC
m [23]

]
∈ {0, 1}24が後

部に付加され，U + 24ビットの符号ビット系列 c′m = [dm, b
CRC
m ] ∈ {0, 1}U+24 が生成される．

BLEの仕様で制定されている CRC-24の生成多項式は次式で与えられる．

x24 + x10 + x9 + x6 + x4 + x3 + x + 1 (2.1)

加えて，8ビットのプリアンブル bPR
m = [bPR

m [0], . . . , bPR
m [7]] = [0, 1, 0, 1, 0, 1, 0, 1]あるいは

[1, 0, 1, 0, 1, 0, 1, 0]とアクセスアドレス (AA: Access Address) bAA
m ∈ {0, 1}32が符号ビット系

列 c′mの先頭に付加される．プリアンブルのどちらを用いるかは，アクセスアドレスの最

下位ビット (LSB: Least Significant Bit)によって決まる．もし，アクセスアドレスの LSB
が 1なら，プリアンブルは [0, 1, 0, 1, 0, 1, 0, 1]であり，0なら [1, 0, 1, 0, 1, 0, 1, 0]である．最
終的に，cm =

[
bPR

m , b
AA, c′m

]
= [cm[0], . . . , cm[k], . . . , cm[K − 1]] ∈ {0, 1}K が GFSK変調器へ

入力される．
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2.2 パケット構成

FEC

encoding

Pattern 

mapper

cm
F1

Add CI
bm

AA

(a) FEC block 1の場合

CRC

encoder

FEC

encoding

Pattern 

mapper

dm cm
F2

(b) FEC block 2の場合

図 2.3: 各 FEC blockにおけるビット処理の流れ

2.2.2 BLE5.x
図 2.2に BLE5.xのパケットフォーマットを示す．BLE5.xのパケットはプリアンブル，

FEC block 1と FEC block 2で構成される．FEC block 1は BLE4.xのアクセスアドレス部
に相当し，FEC block 2はBLE4.xの PDU部に相当する．BLE5.xではBLE4.xにはなかっ
た通信路符号化が導入されており，S = 2 codingと S = 8 codingがある．S = 2 coding
は符号化率 1/2の FEC符号であり，S = 8 codingは符号化率 1/2の FEC符号に加えてパ
ターンマッパーを含んでいる．パターンマッパーは FEC符号化器の出力ビットをそれぞ
れ Pビットに拡散する．FEC符号化器とパターンマッパーを通ったあとの出力の長さは
FEC符号化器の入力である情報ビットの長さの S 倍である．FEC block 1では常に S = 8
codingが用いられるが，FEC block 2では S = 2 (P = 1) codingと S = 8 (P = 4) codingの
どちらかが用いられる．パケット全体は 1M [symbols/sec]で変調される．

プリアンブル

それぞれのパケットには受信機で時間・周波数同期と自動利得制御 (AGC: Automatic Gain
Control)を行うためのプリアンブルが含まれる．プリアンブル bPR =

[
bPR[0], . . . , bPR[79]

]
は [0, 0, 1, 1, 1, 1, 0, 0]のビットパターンを 10回繰り返した系列である．BLE5.xでは FEC
符号化はプリアンブルに対しては行わない．

FEC block 1

FEC block 1はアクセスアドレス bAA
m =

[
bAA

m [0], . . . , bAA
m [31]

]
，CI (Coding indicator) bCI

m =[
bCI

m [0], bCI
m [1]

]
，終端ビットbTM = [0, 0, 0]の3つのフィールドから構成される．BLEペリフェ

ラルのアクセスアドレスはそれぞれ異なり，ICA出力に含まれる順序の不確定性を解決す
るために用いられる．CIは表2.1で定義される2ビットからなり，FEC block 2で用いる符号
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表 2.1: CIの定義

bCI
m Definition

[0, 0] FEC block 2は S = 8 codingで符号化される
[0, 1] FEC block 2は S = 2 codingで符号化される
その他の値 今後使用される可能性がある

化方式を決定する．図 2.3(a)に S = 8 codingを用いるFEC block 1におけるビット処理の流
れを示す．FEC block 1のビット系列bF1

m =
[
bAA

m , b
CI
m , b

TM
]
=

[
bF1

m [0], . . . , bF1
m [iF1], . . . , bF1

m [36]
]

は拘束長 4，符号化率 1/2の非組織畳み込み (NSC: Non-Systematic Convolutional)符号で
符号化される．符号化器の生成多項式は次式で与えられる．

1 + x + x2 + x3, (2.2)

1 + x2 + x3 (2.3)

終端ビット bTMは FEC符号の終端のシフトレジスタの状態を常に 0にするために用いら
れる．

パターンマッパーはNSC符号によって符号化された符号語を拡散ファクタ P = 4で拡
散する．ここで，表 2.2のように Pの値は使用されている符号化方式に依存する．最終的

な符号ビットを cF1
m =

[
cF1

m [0], . . . , cF1
m [kF1], . . . , cF1

m [295]
]
で表す．

FEC Block 2

FEC block 2は U ビットの PDU dm = [dm[0], . . . , dm[U − 1]]，24ビットの CRC bCRC
m =[

bCRC
m [0], . . . , bCRC

m [23]
]
，3ビットの終端ビット bTM = [0, 0, 0]の 3つのフィールドから構成

される．図 2.3(b)に FEC block 2のビット処理の流れを示す．PDUは受信機での誤り検
出のためにCRC-24符号化器によって符号化される．このブロックでは，S = 2 codingと
S = 8 codingを利用可能であり，FEC block 1のCIによってどちらを利用するかが決まる．
FEC block 1と同様に，bF2

m =
[
dm, b

CRC
m , bTM

]
=

[
bF2

m [0], . . . , bF2
m [iF2], . . . , bF2

m [U + 26]
]
はNSC

符号化器によって符号化され，パターンマッパーによって拡散される．最終的な符号ビッ

トを cF2
m =

[
cF2

m [0], . . . , cF2
m [kF2], . . . , cF2

m [S (U + 27) − 1]
]
で表す．

最終的に，cm =
[
bPR, cF1

m , c
F2
m

]
= [cm[0], . . . , cm[k], . . . , cm[K − 1]] ∈ {0, 1}K が GFSK変調

器へ入力される．
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2.3 システムモデル

表 2.2: パターンマッパーの入出力関係

畳み込み P = 1のときの P = 4のときの
FEC符号化器からの 出力ビット系列 出力ビット系列
入力ビット (S = 2 codingを用いた場合) (S = 8 codingを用いた場合)
0 0 0011
1 1 1100

GFSK

Mod.

s1(t − Δt1)RF 

Mod.

GFSK

Mod.

sm(t − Δtm)RF 

Mod.

GFSK

Mod.

sM (t − ΔtM)RF 

mod.

RF 
Demod.

RF 
Demod.

RF 
Demod.

r1(t)

rn(t)

rN (t)

IC
A

D
e
tec

to
r

MIMO 

Channel CentralPeripherals

cM[k]

cm[k]

c1[k]

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

...
...

x1(t − Δt1)

xm(t − Δtm)

y1[k]

yn[k]

yN[k]

χ1[k]

χm[k]

χM[k]xM (t − ΔtM)

Add preamble and 

access address

CRC

encoder

c1[k]d1[k]

Add preamble and 

access address

CRC

encoder

cm[k]dm[k]

Add preamble and 

access address

CRC

encoder

cM[k]dM[k]

'

'

'

図 2.4: 空間多重のための BLE4.x送受信機のシステムモデル
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F1

c1
F2

GFSK

Mod.

sm(t − Δtm)RF 

Mod.

cm[k] xm(t − Δtm)
Add preamble

GFSK

Mod.

sM(t − ΔtM)RF 

Mod.

cM[k] xM(t − ΔtM)
Add preamble

...

RF 
Demod.

rn(t) yn[k]

RF 
Demod.

rN(t) yN[k]

χm[k]

χM[k]

dm

FEC block 1&2 

processing

bm
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F1
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dM

FEC block 1&2 
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bM
AA cM

F1

cM
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図 2.5: 空間多重のための BLE5.x送受信機のシステムモデル

2.3 システムモデル
図 2.4と図 2.5に ICAに基づく SDMAのためのBLE4.xとBLE5.xの送受信機システム
モデルを示す．このシステムモデルでは，同じ PANに属する 1本のアンテナを具備した
M個の BLEペリフェラルが非同期に無線周波数 (RF: Radio Frequency)信号を送信する．
受信機である BLEセントラルは N 本のアンテナを具備しており，ICAにより BLEペリ
フェラルから送信された信号を分離する．

BLE4.xにおけるシステムモデルでは，2.2.1項で述べたようにまず送信機 mで生成さ

れた PDUdmにCRCパリティチェックビットが付加され，続いてプリアンブルとアクセス
アドレスが先頭に付加される．PDUにプリアンブル，アクセスアドレス，CRCパリティ
チェックビットが付加されたビット系列 cmを用いてGFSK変調器でベースバンド信号を
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生成し，RF変調器によって RF信号に変換する．
BLE5.xにおけるシステムモデルでは， 2.2.2項で述べたように PDUとアクセスアドレ
スに対して図 2.3に示したビット処理を行った後，プリアンブルを付加し，さらに，ビッ
ト系列 cmを用いてGFSK変調器でベースバンド信号を生成し，RF変調器によってRF信
号に変換する．

2.4 MIMO通信路におけるGFSK変調
2.4.1 時間・周波数同期誤差を伴ったGFSK変調

BLE4.xとBLE5.xの cmはGFSKによって変調される．また，RF変調器における搬送波
角周波数ωcは FHによって設定される．BLEの仕様に従い，搬送波角周波数ωcは Kビッ

トで構成される 1パケット間で変化しない．しかしながら，送信機 mで変調された信号

は受信機である BLEセントラルで

tm = t − ∆tm (2.4)

ωm = ωc + ∆ωm (2.5)

として時間・周波数同期誤差の影響を受ける．ここで，∆tmは時間同期誤差，∆ωmは受信

機側の局部発振器における中心周波数ωcからの周波数オフセットを示す．FHによって設
定された搬送波角周波数を用いて，送信機mの連続送信 RF信号 sm(t)は

sm(tm) =

√
2Es

Ts
cos[ωmtm + ϕm(tm) + ∆ϕm]

= ℜ[κmxm(tm) exp
(
j∆ωmtm

)
exp

(
jωctm

)
] (2.6)

で表される．ここで，Tsと Esはそれぞれシンボル周期とシンボルエネルギーであり，ℜ[·]
は実部を表す．また，∆ϕmと ϕm(t)は位相オフセットと情報伝達変数である．係数 κmと
ベースバンド信号 xm(t)は次式で与えられる．

κm =

√
2Es

Ts
exp[j∆ϕm] (2.7)

xm(tm) = exp[jϕm(tm)] (2.8)

区間 kTs ≤ t < (k + 1)Tsにおける情報伝達変数 ϕm(tm)は

ϕm(tm)=2πη
k∑

l=k−L+1

am[l]q(tm − lTs)+πη
k−L∑
l′=0

am[l′] (2.9)
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BPF
rn(t)

LPF

LPF

2cos(ωct)

2sin(ωct)

ADC

ADC

j

Sampling 

interval

Ts

yn[k]

AGC

図 2.6: 受信アンテナ nにおける RF復調器構成

で与えられ，ηは変調指数，am[l] = 2cm[l]− 1，Lは BGTsに依存するメモリサイズである．

また，BGはガウスフィルタの帯域幅である．BLEの仕様では，ηは 0.45から 0.55までの
値を選択可能である．関数 q(τ)は次式で定義される位相パルスを表している．

q(τ) =
∫ τ

−∞
g(τ′)dτ′ (2.10)

関数 g(τ′)はベースバンド信号を構成するパルス波形であり，次式で与えられる．

g(τ′)=
1

2Ts

[
Q

(
2πBG

τ′−Ts/2√
ln 2

)
−Q

(
2πBG

τ′+Ts/2√
ln 2

)]
(2.11)

ここで，Q(·)は次式で定義されるQ関数である [34]．

Q(y) =
1
√

2π

∫ ∞

y
exp

(
− x2

2

)
dx (2.12)

送信信号 sm(t)はBLEセントラルで受信される前にフェージングの影響を受ける．N本の

受信アンテナを具備した BLE セントラルでの受信信号ベクトルは r(t) =

[r1(t), . . . , rn(t), . . . , rN(t)]Tと表される．デジタル信号処理に利用する離散サンプル yn[k]を
得るために，各受信アンテナ n (1 ≤ n ≤ N)に対して RF復調器が接続される．図 2.6に
RF復調器構成の詳細を示す．まず，受信信号は帯域幅 BRの BPF (Band Pass Filter)を経
て，所望の帯域以外は除去される．次に，AGCによって受信信号のレベルが調整される．
得られた信号はダウンコンバートされベースバンド信号に変換されるため，ホッピング

している搬送波周波数を持つ sin波および, cos波が乗積され，片側帯域幅 BLの LPF (Low
Pass Filter)によって，高周波成分が除去される．さらにADC (Analog to Digital Converter)
によって周期 Tsで連続ベースバンド信号がサンプリングされ，最後に，2つのサンプル系
列から複素離散信号 yn[k]が得られる．
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MIMO通信路では，離散受信ベースバンドベクトル y[k] = [y1[k], . . . , yn[k], . . . , yN[k]]T

は次式で与えられる．

y[k] = Hx′[k] + z[k]
y1[k]
...

yN[k]

 =

h11 . . . h1M
...
. . .

...

hN1 . . . hNM




x′1[k]
...

x′M[k]

+

z1[k]
...

zN[k]

 (2.13)

ここで，

x′m[k] = xm[k]νm[k], (2.14)

xm[k] = xm(kTs − ∆tm), (2.15)

νm[k] = exp(j∆ωmkTs) = exp[jΩmk] (2.16)

である．ここで，Ωm = ∆ωmTsは正規化周波数オフセットである．Hは通信路行列で，その

要素 hnmはm番目のBLEペリフェラルの送信アンテナと n番目の受信アンテナ間のフェー

ジング係数である．フェーシング係数 hnm には受信機側の局部発振器の位相オフセット

∆ϕmと同様に式 (2.7)の κmの影響も含まれている．また，通信路行列H は 1パケット間
では一定であるとする．z[k]は雑音ベクトルで，その要素 zn[k]は平均 0，分散 N0の複素

ガウス分布に従う確率変数である．SDMAによって多重された送信信号 x′m[k]を分離する
ために，CSIを必要としない ICAを用いる．

2.4.2 通信路モデル

直接波の電力を Pdir，非直接波の電力を Prandとし，それらの電力比であるライスファク

タ FRを次のように定義する．

FR =
Pdir

Prand
(2.17)

ライスファクタ FRにおけるMIMO通信路行列は次のようになる [35, 36]．

H =

√
FR

FR + 1
Hdir +

√
1

FR + 1
Hrand (2.18)

ただし，Hdirはすべての要素が 1の行列であり，Hrandの各要素は平均 0，分散 1の複素
ガウス分布に従う確率変数である．

14



2.5 信号分離

2.5 信号分離
一般的な信号分離は次式のように式 (2.13)に対して左から分離行列Bを乗積すること
によって行われる．

χ[k] = By[k] = BHx′[k] +Bz[k] (2.19)

ここで，χ[k]は分離後の信号である．本節では，分離行列Bを求める手法として直交パ
イロット信号を用いる方法と ICAを用いる方法について説明する．直交パイロット信号
を用いる方法は主に 4G以降のセルラシステムに用いられ，送信パケットの中に直交パイ
ロット信号が含まれているシステムで用いられる．また，ICAを用いる方法は送信信号の
統計的性質を用いて信号分離を行うため，送信パケットの中に直交パイロット信号が含ま

れていないシステムでも空間多重分離を行うことができる．

2.5.1 直交パイロット信号を用いた通信路推定

式 (2.13)を時間方向に拡張し，行列表記すると時空間行列は次式で与えられる．

Y =HX ′ +Z (2.20)

ただし，各時空間行列は

X ′ = [x′[0], . . . ,x′[k], . . . ,x′[K − 1]] (2.21)

Y = [y[0], . . . ,y[k], . . . ,y[K − 1]] (2.22)

Z = [z[0], . . . , z[k], . . . , z[K − 1]] (2.23)

である．さらに，各送信端末が Kpパイロットシンボルと Kdデータシンボルから成る K =

Kp + Kdシンボルのフレームを形成すると仮定すると，時空間行列は次式のように，パイ

ロット部とデータ部に分割できる．

X ′ = [X ′
p,X

′
d] (2.24)

Y = [Yp,Yd] (2.25)

Z = [Zp,Zd] (2.26)

ただし，X ′
p,Yp,Zpの列数はKpであり，X ′

d,Yd,Zdの列数はKdである．直交パイロット信

号による通信路推定はパイロット部Yp =HX
′
p+Zpに基づき，最小 2乗 (LS: Least Square)

法によって次式で与えられる．

Ĥ = arg min
Ĥ

∣∣∣Yp − ĤX ′
p

∣∣∣2 = YpX
′†
p (2.27)
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H
x'[k]

z[k]

W Ψ
Hy[k] y'[k] χ[k]

Whitening 

Filter

ICA

図 2.7: ICAの動作原理

ただし，

X ′†
p =X

′H
p

[
X ′

pX
′H
p

]−1
(2.28)

である．空間フィルタリングの一種であるZF (Zero Forcing)フィルタを用いる場合，分離
行列B = Ĥ†とすることによって信号を分離することができる．ここで，式 (2.28)を求め
るためにはX ′

pX
′H
p の逆行列を計算する必要があるが，パイロット信号としてBLEパケッ

トに含まれるプリアンブルを用いる場合，X ′
pX

′H
p のランクがMより小さくなってしまう

ので，式 (2.28)を正確に求めることができない．また，X ′
pには周波数オフセットの影響

が含まれているので，式 (2.28)を求めるためには事前に周波数オフセットの値を推定する
必要がある．しかし，空間多重された受信信号から周波数オフセットの値を推定すること

は困難であるため，送信信号に周波数オフセットの影響が含まれている場合でも信号分離

できる ICAが有効である．

2.5.2 ICAを用いた信号分離
ICAはブラインド信号分離手法の一種である．ICAには，少なくとも 2つの仮定が必要
である．1つ目は分離対象信号の確率密度関数がガウス分布に従わないことであり，2つ
目はそれらが空間的に独立なことである．GFSK信号のサンプル値はこの仮定を満たす．
尖度は非ガウス性の尺度として知られており，ガウス分布に従う変数の場合，尖度は 0で
ある．CFO (Carrier Frequency Offset)の影響を受けたGFSK信号はその尖度が 0とはなら
ないため，明らかに非ガウス分布である．次に，BLEペリフェラルにおけるCFOはそれ
ぞれ独立であるため，その影響を受けたそれぞれの BLE信号は互いに独立である．した
がって，CFOの影響を受けた信号は ICAの分離に必要な 2つの仮定を満たす．
図 2.7に ICAの一般的な流れを示す．まず，ICAで解く問題を簡単にするために，受信
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2.5 信号分離

信号 y[k] (0 ≤ k ≤ K − 1)を白色化する．白色化された信号は次式で与えられるとする．

y′[k] = Wy[k] (2.29)

ここで，W は白色化行列である．W は y[k]の共分散行列を基に求められる．y[k]の共
分散行列の固有値分解は次式で与えられる．

Σy = E
{
y[k]yH[k]

}
= HΣx′H

H + N0IN = Υ∆Υ
H (2.30)

それぞれの x′m[k]が独立な CFOをもつとき，Σx′ を単位行列であると仮定すると次式と

なる．

Σx′ = E
{
x′[k]x′H[k]

}
= IM (2.31)

∆の対角要素 δnは固有値であり，Υ の各列 υmは対応する固有ベクトルである．雑音の

白色性のおかげで，雑音の分散の推定値 N̂0は小さい方から N −M個の固有値の平均値と

なる．よって，雑音の分散の推定値は次式で与えられる．

N̂0 =
1

N − M

N∑
n′=M+1

δn′ (2.32)

結果として，白色化行列W は

W = ΥM∆
− 1

2
M Υ

H
M (2.33)

で与えられる．ここで，ΥM = [υ1, . . . ,υM],∆M = diag([δ1 − N̂0, . . . , δM − N̂0])である．こ
のとき，白色化された信号 y′[k]の共分散行列は次式で与えられる．

Σy′ = E
{
y′[k]y′H[k]

}
= IM (2.34)

よって，式 (2.29)は次式のように書き直すことができる．

y′[k]=W (Hx[k]+z[k])=Φx[k]+Wz[k] (2.35)

ここで，Φはユニタリ行列である．したがって，ICAによって決定する行列の範囲をユニ
タリ行列に限定することができる．ICAの目的は次式のような x′[k] = χ′[k]となるよう
な適切なユニタリ行列Ψ を求めることである．

χ′[k] = ΨHy′[k] (2.36)
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本論文では，Ψ を求めるための ICAアルゴリズムとして FastICAと JADE (Joint Approxi-
mate Diagonalization Eigenvalue)を用いている (付録 A, B参照) [32, 37]．

ICAによって信号分離を行うことができるが，式 (2.36)の ICA出力χ′[k]は次式で与え
られるため，2つの不確定性が含まれる．

χ′[k] = PΞx′[k] + ζ′[k] (2.37)

ここで，

PΞ = ΨHWH (2.38)

ζ′[k] = ΨHWz[k] (2.39)

である．ここで，P は順列行列，Ξ = diag
[
ξ1, . . . , ξm, . . . , ξM

]
は位相回転を対角成分に持

つ対角行列であると仮定する．順列行列P はBLEパケットの中に含まれるアクセスアド
レスを用いて，推定可能である．次に，P が完全に推定され，次式のように補償された

と仮定する．

χ[k] = P Tχ′[k] = Ξx′[k] + ζ[k] (2.40)

ここで，ζ[k] = P Tζ′[k]である．一方，雑音ベクトル ζ[k]の共分散行列は次式で与えら
れる．

Σζ = E
{
ζ[k]ζH[k]

}
= N0P

TΨHWW HΨP (2.41)

ここで，Σζの対角要素はσ2
mで表す．

2.6 BLEシステムにICAを適用した際の課題
前節では，白色化行列W とユニタリ行列Ψ を受信信号から決定することによって，受

信信号のみから空間多重された送信信号を分離できることを示した．しかしながら，ここ

で 2つの解決すべき課題がある．1つ目の課題は，端末・受信機間の時間・周波数同期誤
差の補償である．BLEデバイスは小型かつ安価であることから，使用される部品の精度
が劣るため，端末と受信機の間に時間と周波数の同期誤差が生ずる．式 (2.40)から，Ξを
対角行列であると仮定すると，χ[k]の各要素 χm[k]は次式で与えられる．

χm[k] = ξmx′m[k] + ζm[k] (2.42)

式 (2.14)から，x′m[k]には周波数同期誤差の影響が含まれる．周波数オフセットの値はデ
バイスごとに独立した値であり，BLEの仕様によると，最大許容周波数オフセットは約
150[kHz]である．
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2.7 結言

2つ目の課題は，ICA出力の雑音相関の抑圧である．式 (2.41)から，白色化行列W が

直交行列ではないため，雑音ベクトル ζ[k]の共分散行列Σζの非対角要素は 0とはならな
い．よって，ICA出力には雑音相関が生じていることがわかる．

3章では，ICAの分離精度はデータ系列ではなく統計的性質で決まるので，ICAの処理
ブロックの長さに対しては柔軟性があるため，送信信号の重複している部分のみを用いる

ことによって信号分離精度を維持し，周波数同期誤差に対して，検出精度の観点から遅延

検波に基づくMAP検出法を提案する．4章では最大許容周波数オフセットに対応するた
め，一度推定した信号を周波数オフセット推定に再び用いる繰り返し周波数オフセット推

定法を提案する．5章では ICA出力に含まれる雑音相関を抑圧するため，雑音共分散行列
のコレスキー分解によって得られる上三角行列を ICA出力に乗積することによって，干
渉除去ができるようにする．

2.7 結言
本章では，まずBLEシステムで用いるパケット構成の説明を行い，次に SDMAを実現
するために複数の受信アンテナを搭載した受信機を含むシステムモデルについて説明を

行った．さらに，BLEデバイスが小型で安価であるため，使用される部品の精度が劣る
ことにより発生する時間・周波数同期誤差を含むMIMO通信路におけるGFSK変調につ
いて説明し，BLEシステムでは LOS通信が想定されるため，仲上・ライスフェージング
状況下におけるMIMO通信路についての説明も行った．最後に，BLEシステムに ICAを
適用した際に生じる課題について述べた．次章では，BLEシステムで生ずる時間・周波
数同期誤差に対処するための補償法に関する説明を行う．
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第3章

時間・周波数同期誤差補償法

3.1 緒言
BLEシステムはポーリングに基づいた時間同期を行っているが，これは 1対 1通信を行
うためのものであり，ペリフェラルとセントラルの距離に応じてペリフェラルから送信さ

れたパケット到来時刻にはばらつきが発生する．また，ICAを用いて信号分離を行うこと
により，各 BLE端末の送信信号を受信信号から分離することはできるが，ICA出力には
周波数同期誤差の影響が残留する．

本章では，BLEシステムにおいて ICAに基づく空間多重を行う際に問題となる端末間
の時間同期誤差の補償法についての説明を行う．まず，時間同期誤差があるときの ICAの
適用法について説明し，続いて本章で議論する技術だけでは，BLEシステムで許容され
ている周波数同期誤差に対して十分な補償はできないことを示す．

3.2 時間同期誤差があるときのICAの適用法
ICAが，データ系列ではなく，信号の統計的性質に基づいて処理されることの結果とし
て，ICA処理においては，空間多重された信号が全て存在している区間のみを処理対象区
間とすることができるという柔軟性がある．そのため，時間同期誤差がある場合，時間同

期が完全な場合と比べて，2.5節の式 (2.30)の計算範囲が異なる．図 3.1にその計算範囲を
示す．ここでは，BLEセントラルに対してM個のBLEペリフェラルが信号を送信してい
るものとし，各送信信号の時間同期誤差を ∆tm(m = 1, 2, . . . ,M)とする．M個すべての信

号長が KTsであるとき，M個すべての信号を受信し終わる時刻を tendとすると，最大の時

間同期誤差は ∆tmax = tend −KTsとなる．時間同期誤差の最大値が分かれば，図の灰色の斜

線部分の範囲を特定することができる．受信機において，ICAは波形の特長を利用した信
号処理であり，データ系列には依存しないので，M個の送信信号が重複している灰色の斜
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図 3.1: 受信アンテナ nにおける ICAへの入力

線部分を利用すればよいと言える．なお，送信信号の多重数の決定は情報理論的な規準で

ある赤池情報量規準 (AIC: Akaike’s Information Criterion)や最小記述長 (MDL: Minimum
Description Length)規準などを用いて行うことができる．これらの規準は推定したい多重
数の関数として与えられるため，これらの規準を最小にする多重数を推定値とすることが

できる [38]．このとき，計算範囲は k ∈ {⌊∆tmax
Ts
⌋+ 8, . . . ,K}として与えられる．ここで，プ

リアンブルに相当する部分は ICAの計算では用いない．前述のように，プリアンブルの
種類はBLE4.xの場合で 2つ，BLE5.xの場合で 1つである．よって，異なるユーザが同一
のプリアンブルを用いる可能性があり，その場合，送信信号間に相関が生じるため，ICA
の分離精度が悪化する．時間同期誤差がある場合の式 (2.30)の計算は次式で与えられる．

Σy =
1

K − (⌊∆tmax
Ts
⌋ + 8)

K∑
k=⌊ ∆tmax

Ts
⌋+8

y[k]yH[k] (3.1)

式 (3.1)の固有値分解で得られる固有値と固有ベクトルを用いて式 (2.33)と同様に白色化
行列W を決定する．式 (2.37)におけるユニタリ行列Ψ の計算範囲も白色化行列W を求

める際と同様に，k ∈ {⌊∆tmax
Ts
⌋ + 8, . . . ,K}とする．時間同期誤差がある場合は，受信信号全

体に対して白色化行列W とユニタリ行列Ψ を乗積することによって信号分離を行うこと

ができる．なお，多重化された信号の到来時間の推定については，分離された信号に対し

て，既知信号であるプリアンブルをタイムシフトさせたものとの相関をとることによって

推定することができる．
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3.3 周波数オフセットへのアプローチ

3.3 周波数オフセットへのアプローチ
式 (2.9)によって得られる情報伝達変数 ϕm(tm)は IIR (Infinite Impulse Response)フィル
タの出力であるとみなせるので，トレリス図よって決定される構造をもつ．よって，MAP
検出を適用可能である．CFOに起因する位相回転の影響をうける ICA出力に対してMAP
検出を適用するために，2つのタイプのアルゴリズムを考える．1つ目のアルゴリズムは
位相補償を伴った同期検波で，2つ目のアルゴリズムは遅延検波である．

3.3.1 位相補償を伴った同期検波

位相補償

2.6節で前述したように，ICA出力には位相回転が残留する．まず，データ部先頭のシ
ンボルの位相回転を推定するために 8ビットのプリアンブルを用いる．ICA出力のプリア
ンブルに相当する部分を位相回転を推定するために用いる．最小二乗基準にしたがって，

推定値 ξ̂mは次式で与えられる．

ξ̂m =

∑7
k=0 χm[k]pm[k]∗∑7

k=0 |χm[k]|2
. (3.2)

ただし，pm[k]は 8ビットのプリアンブルから参照信号として生成されるベースバンド信
号である．

GFSK復調器

式 (2.9)の情報伝達変数 ϕm(t)は IIRフィルタの出力であるとみなすことができるので，
GFSKはフィルタ構造をもつ．よって，最大事後確率推定を利用可能である．事後対数尤
度比 (LLR: Log Likelihood Ratio)は

αm[k] = ln
Pr [cm[k] = 1|χm]
Pr [cm[k] = 0|χm]

(3.3)

で定義される．ただし，χm = [χm[0], . . . , χm[K − 1]]T，am[k] = 2cm[k] − 1である．図 3.2
に L = 3の場合の GFSKのフィルタ構造を示す．式 (2.9)において, 右辺第 1項と第 2項
はそれぞれ [am[k − 2], am[k − 1], am[k]]T と [am[0], . . . , am[k − 3]]T によって決まる．区間

{(k − 1)Ts − ∆tm} ≤ tm < (kTs − ∆tm)における xm(tm)を生成する am[k]をGFSKの入力とする
と，[am[k − 1], am[k − 2]]は ρ1 = [−1,−1], [−1, 1], [1,−1], [1, 1]の 4つの状態をもつ．また，
GMSK (Gaussian filtered Minimum Shift Keying)のような η = 0.5の場合，exp[jϕ(t)]の周
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D

am[k]

ρ1 ρ2

Eq. (2.9)

am[k − 1] am[k − 2]
am[0]+∙∙∙+am[k − 3]

DD

fm(t)

Trellis Structure

Eq.(2.8)
xm(t) xm[k,ρGMSK]~

q(t)

Sampling 

interval: Ts

図 3.2: GFSKのフィルタ構造 (L = 3).

期性を考慮すると，式 (2.9)の右辺第 2項は 4つの状態 ρ2 = {0, π/2, π, 3π/2}をもつ．した
がって，xm(tm)は入力 am[k]と状態 ρGMSK = [ρ1, ρ2]によって決まる．これは，比較的少な
い状態数のトレリス図を構成できることを意味している．トレリス図にしたがって参照信

号として x̃m[k, ρGMSK]を生成することによって，MAPを実行することができる [39]．情
報ビット am[k]を検出するために χm[k]を扱うことによって，次式に示す尤度関数に基づ
くMAPアルゴリズムを適用することができる．

ln
1
πσ2

m
exp

−
∣∣∣χm[k] − Esξ̂m x̂m[k, ρGMSK]

∣∣∣2
σ2

m

 (3.4)

ここで，x̂m[k, ρGMSK]は式 (2.8)によって得られた参照信号である．

3.3.2 遅延検波に基づくMAP検出

一般的な遅延検波

一般的な遅延検波では ICAによって分離された信号 χm[k]と χm[k − 1]の位相差を検出
することによって復調を行う．式 (2.42)の χm[k]は通信路不確定性 ξmや雑音の影響を無視
すれば，送信複素ベースバンド信号 xm[k] (xm(t)をシンボル周期 Tsでサンプリングしたも

の)と本質的には同一であるので，次式に示す fm[k]の正負から送信されたデータ系列を
推定することができる．

fm[k] = ℜ[−jχm[k]χ∗m[k − 1]] (3.5)

24



3.3 周波数オフセットへのアプローチ

このとき，判定条件は次式で示される．

fm[k] ≥ 0のとき， âm[k] = 1 (3.6)

fm[k] < 0のとき， âm[k] = −1 (3.7)

ただし，âm[k]は推定された送信データ系列である．また，この判定条件が正しいことは
通信路不確定性や雑音の影響がないとき， fm[k]の演算結果が sin{ϕm[k]− ϕm[k− 1]}となる
ことから，明らかである．ただし，ϕm[k]は χm[k]の位相である．

MAP検出

GFSKの ISI (Inter-Symbol Interference)の問題と位相不確定性を同時に解決する単純な
検出方法として，遅延検波に基づくMAP検出が有効である．以降は，簡単のため，ペリ
フェラルのインデックスである添字mを省略する．まず，次式で与えられる積χ∗[k−1]χ[k]
を考える．

ρ[k] = χ∗[k − 1]χ[k]

= |ξ|2ν∗[k − 1]ν[k]x∗[k − 1]x[k] + ζ′′[k]

= Es|ξ|2 exp[j{ϕ[k]−ϕ[k−1]}+j∆ωTs]+ζ′′[k] (3.8)

ここで，

ζ′′[k] = ξ∗ν∗[k − 1]x∗[k − 1]ζ[k]

+ ξν[k]x[k]ζ∗[k − 1] + ζ∗[k − 1]ζ[k] (3.9)

である．今，ρ[k]の実部を次式のように変形する．

ρℜ[k] = ℜ{χ∗[k − 1]χ[k]}

=
1
4

(∣∣∣uℜ+ [k]
∣∣∣2 − ∣∣∣uℜ− [k]

∣∣∣2) (3.10)

ここで，

uℜ+ [k]=χ[k − 1]+χ[k], uℜ− [k]=χ[k − 1]−χ[k] (3.11)

である．このとき，式 (3.11)より，uℜ+ [k]と uℜ− [k]の期待値は次式のようになる．

µℜ± [k] = E
{
uℜ± [k]

}
= ξ(x′[k − 1] ± x′[k])

= ξ exp[j∆ωkTs]
{
exp[j∆ωTs/2]x[k] ± j exp[j∆ωTs/2]x[k − 1]

}
(3.12)
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さらに，式 (3.12)を用いると，uℜ+ [k]と uℜ− [k]の分散は次式で与えられる．

N± = E
{∣∣∣uℜ± [k] − µℜ± [k]

∣∣∣2} = 2σ2 (3.13)

式 (3.11)の変形では uℜ+ [k]と uℜ− [k]の共分散が 0となることが重要であり，実際，

E
{(

uℜ+ [k] − µℜ+ [k]
) (

uℜ− [k] − µℜ− [k]
)}
= 0 (3.14)

となる．

この無相関性から ρℜ[k]の尤度関数 p(ρℜ[k]|µℜ+ [k], µℜ− [k])はガウス分布に従う uℜ+ [k]と
uℜ− [k]の結合確率密度関数に比例する．

p(ρℜ[k]|µℜ+ [k], µℜ− [k])

= p(uℜ+ [k]|µℜ+ [k])p(uℜ− [k]|µℜ− [k]) (3.15)

ここで，uℜ+ [k]と uℜ− [k]はそれぞれガウス分布に従うので，確率密度関数は次式で与えら
れる．

p(uℜ± [k]||µℜ± [k]) =
1
πN±

exp

−
∣∣∣uℜ± [k] − µℜ± [k]

∣∣∣2
N±

 (3.16)

式 (3.15) の結合確率密度関数を求めるには，式 (3.16) における µℜ± [k] に関して，
ξ exp[j2π∆ f kTs]の値が必要となるので，位相不確定成分の推定が必要である．

g ∈
{
uℜ+ [k], uℜ− [k], µℜ+ [k], µℜ− [k]

}
とすると，その極座標表示は g = |g|(cos βg + j sin βg)とな

る．ただし，βg = tan−1(ℑ[g]/ℜ[g])である．ここで，ℑ[·]は虚部を表す．これらの変数を
用いると，式 (3.16)の極座標表示は次式で与えられる．

p
(
uℜ± [k]

∣∣∣µℜ± [k]
)

= p
(∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣ , βuℜ± [k]

∣∣∣µℜ± [k]
)

=

∣∣∣uℜ± [k]
∣∣∣

πN±
exp

−
∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣2 + ∣∣∣µℜ± [k]
∣∣∣2

N±

 exp

2
∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣ ∣∣∣µℜ± [k]
∣∣∣ cos

(
βuℜ± [k] − βµℜ± [k]

)
N±

 (3.17)

上式を位相に関して積分すると，周辺確率密度関数 p
(∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣∣∣∣µℜ± [k]
)
は仲上ライス分布に

従い，次式で与えられる．

p
(∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣∣∣∣µℜ± [k]
)

=

∫ π

−π
p
(∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣ , βuℜ± [k]

∣∣∣µℜ± [k]
)

dβuℜ± [k]

=
2
∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣
πN±

exp

−
∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣2 + ∣∣∣µℜ± [k]
∣∣∣2

N±

 I0

2
∣∣∣uℜ± [k]

∣∣∣ ∣∣∣µℜ± [k]
∣∣∣

N±

 (3.18)
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3.4 計算機シミュレーション

ここで，I0(·)は 0次の第 1種変形ベッセル関数である．∆ωcTs ≈ 0のとき，µℜ± [k]の絶対値
は次式で与えられる． ∣∣∣µℜ± [k]

∣∣∣ ≈ |x[k − 1] ± x[k]| (3.19)

同様に，観測値 ρ[k]の虚部を

ρℑ[k] = ℑ {χ∗[k − 1]χ[k]} = 1
4

(∣∣∣uℑ−[k]
∣∣∣2 − ∣∣∣uℑ+[k]

∣∣∣2) (3.20)

と変形する．ここで，

uℑ−[k]=χ[k−1]−jχ[k], uℑ+[k]=χ[k−1]+jχ[k] (3.21)

である．この場合，µℑ±[k]の絶対値は∣∣∣µℑ±[k]
∣∣∣ ≈ ∣∣∣x[k − 1] + jx[k]

∣∣∣ (3.22)

で与えられる．一方，uℑ+[k]と uℑ−[k]の分散は同じ値で，N± = 2E
{
|ζ[k]|2

}
= 2σ2となる．こ

れらの変数を用いて，
∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣の尤度関数も式 (3.18)と同様に次式で与えられる．

p
(∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣∣∣∣µℑ±[k]
)

=

∫ π

−π
p
(∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣ , βuℑ± [k]

∣∣∣µℑ±[k]
)

dβuℑ± [k]

=
2
∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣
πN±

exp

−
∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣2 + ∣∣∣µℑ±[k]
∣∣∣2

N±

 I0

2
∣∣∣uℑ±[k]

∣∣∣ ∣∣∣µℑ±[k]
∣∣∣

N±

 (3.23)

トレリス図にしたがって x̂[k]を参照信号として生成することで，MAP検出が実行可能
である．式 (3.18)と参照信号 x̂[k]を用いると，結合尤度関数は

p
(∣∣∣uℜ+ [k]

∣∣∣∣∣∣µℜ+ [k]
)

p
(∣∣∣uℜ− [k]

∣∣∣∣∣∣µℜ− [k]
)

p
(∣∣∣uℑ+[k]

∣∣∣∣∣∣µℑ+[k]
)

p
(∣∣∣uℑ−[k]

∣∣∣∣∣∣µℑ−[k]
)

(3.24)

で与えられる．

3.4 計算機シミュレーション
提案手法の有効性を確認するために計算機シミュレーションを行った．シミュレーショ

ン諸元を表 3.1に示す．空間多重される BLEペリフェラルの数は M = 4，BLEセントラ
ルに搭載されている受信アンテナ数は N = 8，変調方式はGFSK (η = 0.5)とした．各ペリ
フェラルの周波数オフセット ∆ fm = ∆ωm/2πは区間 [−∆ fmax, ∆ fmax]の一様分布に従ってラ
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表 3.1: シミュレーション諸元

GFSK
変調方式 変調指数: η = 0.5

メモリ長: L = 3
1本の送信アンテナを具備した

M = 4
ペリフェラルの数

BLEセントラルにおける
N = 8

受信アンテナ本数
通信路モデル 仲上・ライスフェージング

(FR=3)
ICAアルゴリズム JADE

ンダムに設定され，各ペリフェラルからの送信信号の時間同期誤差 ∆tmは区間 [0, ∆tup]の
一様分布に従ってランダムに設定されるものとする．通信路のフェージング変動は，LOS
環境を想定して，ホッピングした周波数帯域において，ライスファクタ K = 3の一様ラ
イスフェージングに従うと仮定する．各ペリフェラルのホッピングパターンは SDMAで
多重されるペリフェラルにおいては同一であり，平均 Es/N0はペリフェラル間で同じであ

るとする．SDMAによって多重された信号を分離するために ICAとして JADEを用いる．
なお，パケット長は 256ビットとし，ICAの信号分離の際に必要となる送信信号の多重数
の推定はAICやMDL規準などを用いて完全に推定されているとする．

3.4.1 ICAの分離精度
ICAの分離精度を

E1 =

M∑
m=1

 M∑
m′=1

|pmm′ |
maxm′′ |pmm′′ |

− 1

 + M∑
m′=1

 M∑
m=1

|pmm′ |
maxm′′ |pm′′m′ |

− 1

 (3.25)

で定義する．ここで pmm′は行列P = ΨHWHの (m,m′)要素である．もし各独立成分が完
全に分離されている場合，P は順列行列となる．順列行列とは，各列および各行に 1であ
る要素が一つだけあり，他の要素はすべて 0であるような行列である．明らかに式 (3.25)
の性能指標は，P が順列行列のとき，すなわち各独立成分が完全に分離されているとき

最小値 0をとる．E1の値が大きいほど，ICAの分離精度は悪いことになる．
図 3.3(a)に Es/N0 = 15[dB]で，時間同期誤差 ∆tmが区間 [0, ∆tup]の一様分布に従うとき
の，JADEの信号分離精度 E1の平均値を示す．図から分かる通り，時間同期誤差がある場
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図 3.3: 時間同期誤差の上限 ∆tupに対する E1の平均値 (Es/N0 = 15[dB])

合，送信信号が重複した部分のみを用いることによって，受信信号全体を用いる場合と比

べて JADEの信号分離精度が劣化していない．また，図 3.3(b)に時間同期誤差 ∆tmが区間

[0, ∆tup]の一様分布に従うときの，FastICAの信号分離精度 E1の平均値を示す．ICAアル
ゴリズムとして FastICAを用いた場合も JADEを用いた場合と同様に提案手法を用いるこ
とにより，信号分離精度の劣化を抑えることができていることがわかる．

次に，ICAの計算範囲にプリアンブルを含めた場合と含めない場合の信号分離精度に
ついて調べる．図 3.4(a)に JADEを用いた場合の E1の平均値を示す．プリアンブルは各

BLEペリフェラルで同じものを用いているため，ICAの計算範囲に受信信号のプリアン
ブル部分を用いてしまうと，送信信号間の相関が高くなり，分離精度が劣化すると考えら

れるが，BLE4.xのパケットに含まれるプリアンブルの長さが 8ビットとパケット長に対
して非常に短いため，信号分離精度にはあまり影響がないことが確認できる．図 3.4(b)に
FastICAを用いた場合の E1の平均値を示す．ICAアルゴリズムとして FastICAを用いた
場合も JADEを用いた場合と同様に ICAの計算範囲に受信信号のプリアンブル部分を含
めることによる影響はほとんどないことが確認できる．

3.4.2 PER特性の評価
図 3.5に Es/N0 = 12 [dB]のときの ∆ fmaxに対する PER特性を示す．“Coh”は 8ビットの
プリアンブルによる位相回転補償を行った後，同期検波に基づくMAP検出を行うことを
意味し，“Dif”は遅延検波に基づくMAP検出を行うことを意味している．図を見て分か
る通り，∆ fmaxの値が 150 [Hz]を超えたあたりから遅延検波のほうが位相回転補償を伴っ

29



第 3章 時間・周波数同期誤差補償法

0 2 4 6 8 10 12 14 16
E

s
/N

0
 [dB]

0
1
2
3
4
5
6
7
8
9

10

A
ve

ra
ge

 o
f 

E
1

w/ preamble
w/o preamble

(a) JADE

0 2 4 6 8 10 12 14 16
E

s
/N

0
 [dB]

0
1
2
3
4
5
6
7
8
9

10

A
ve

ra
ge

 o
f 

E
1

w/ preamble
w/o preamble

(b) FastICA

図 3.4: ICAの計算範囲にプリアンブルを含めた場合と含めない場合の E1の平均値
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図 3.6: 時間同期誤差の上限 ∆tup に
対する PER特性 (Es/N0 = 10 [dB])

た同期検波よりも PER特性が良くなっている．また，10[kHz]を超えたあたりから遅延
検波に基づくMAP検出を用いた場合の特性が悪くなっていることから，3.3.2節で行った
∆ f Ts ≈ 0の近似が 10 [kHz]付近の∆ fmaxに対して適切ではないことがわかる．BLEの仕様
上，BLEペリフェラルのCFOの最大許容値は 150 [kHz]であるが，提案手法で許容できる
周波数誤差は約 10 [kHz]までである．このため，さらなるCFO対策が必要である．図 3.6
に Es/N0 = 10 [dB]のときの時間同期誤差の上限 ∆tupに対する PER特性を示す．ポーリン
グによる時間同期誤差を 10Tsまでと仮定すると，PER特性は劣化しないことがわかる．
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3.5 結言

3.5 結言
本章では，BLEシステムにおいて ICAに基づく空間多重を行う際に問題となる時間・
周波数同期誤差の補償法の説明を行った．まず，時間同期誤差の補償法として，受信信号

のうち，送信信号が重複している部分のみを ICAの分離行列の計算に用いることを提案
した．次に，周波数同期誤差の補償法として，遅延検波に基づくMAP検出を提案した．
次章では，本章で対処しきれなかった周波数同期誤差に対して，繰り返し処理を用いた周

波数オフセット推定法についての説明を行う．
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第4章

繰り返し周波数オフセット推定法

4.1 緒言
第 3章で提案した遅延検波に基づくMAP検出では BLEの最大許容周波数オフセット

150 [kHz]に対処することができなかった．本章ではまず，プリアンブルを用いた周波数
オフセットの推定法について説明し，十分な周波数オフセット推定精度を得るためには，

プリアンブルが短すぎることを説明する．次に，周波数オフセットの推定に用いるプリア

ンブルの長さを擬似的に伸ばすため，一度推定した信号とプリアンブルを一緒に用いる推

定法の説明を行う．

4.2 繰り返し推定法の概要
MIMOによって空間多重された各BLEペリフェラルの信号は前節の ICAによって分離
することができたが，式 (2.37)からΞの対角要素である位相回転 ξmと x′[k]に含まれる
Ωmを推定する必要がある．各ペリフェラルの信号に独立な CFOが存在しても信号の分
離ができるのは，ICAには位相の不確定性があるためであり，この性質を利用すると ICA
によって信号を分離した後に，ICA出力に対してCFOの推定を行うことができる．図 4.1
に提案手法である繰り返し周波数オフセット推定法のブロック図を示す．また，アルゴリ

ズム 1に繰り返しアルゴリズムの手順を示す．繰り返し g回目のステップで，ICA出力と
1つ前のステップで検出された信号の最初の Kgサンプルは次式で与えられる．

χref
m = [χm[0], . . . , χm[Kg − 1]]T (4.1)

x̂ref
m =

[
x̂(g)

m [0], . . . , x̂(g)
m [Kg − 1]

]T
(4.2)

ここで，x̂(g)
m = [x̂(g)

m [0], . . . , x̂(g)
m [K − 1]]は繰り返し g − 1回目のステップで検出した符号語

ビット ĉmによって生成されたGFSK信号とする．ξmとΩmはχref
m と x̂

ref
m を用いて最尤推
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図 4.1: GFSK復調器と復号器を伴った繰り返し周波数オフセット推定器のブロック図

定 (MLE: Maximum Likelihood Estimation)によって推定される．最初のステップ (g = 1)
では，K1 = 80 (プリアンブルの長さ)であり，x̂(1)

m はプリアンブル bPRとゼロベクトル 0

によって生成されたGFSK信号である．
GFSK復調器では，cmを検出するための事後 LLR αmは推定値 ξ̂mと Ω̂mを用いて計算

される．αmは αm = [αPR
m ,α

F1
m ,α

F2
m ]として分離される．ここで，サブベクトルは αPR

m =[
αPR

m [0], . . . , αPR
m [79]

]
，αF1

m =
[
αF1

m [0], . . . , αF1
m [295]

]
，αF2

m =
[
αF2

m [0], . . . , αF2
m [K − 377]

]
で定

義される．αF1
m とα

F2
m はそれぞれ FEC block 1と FEC block 2の復号器へ渡される．LLR

αF1
m ,α

F2
m の系列を用いて，それぞれの復号器は符号語ビットの事後 LLR βF1

m ,β
F2
m と情報

ビットの事後 LLR γF1
m ,γ

F1
m を生成する．次に，プリアンブル b

PR，βF1
m ，β

F2
m は ĉm = [bPR,

Q(βF1
m ),Q(βF2

m )]として結合される．ここで，Q(·)はLLRを硬判定することを意味する．検
出された符号語ビット ĉmは参照信号 x̂

(g+1)
m を生成するためにGFSKによって変調される．

この手順を繰り返し回数Gまで繰り返したあと，b̂Fw
m を得るために情報ビットLLR γFw

m を

硬判定する．

4.3 通信路不確定性と周波数オフセットの最尤推定
MLEの作法にしたがって，複素包絡線 ξmと正規化角周波数オフセットΩmは次の尤度

関数を最大化することによって推定される．

p(χref
m |x̂ref

m , Ωm, ξm)

=
1

πKg |Σm|
exp[−(χref

m −ξmx̂ref
m ⊙ νm)HΣ−1

m (χref
m −ξmx̂ref

m ⊙ νm)] (4.3)
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Algorithm 1 Iterative CFO estimation.
Initialization
g = 1,K1 = 80, x̂(1)

m =M([bPR,0])
while g ≤ G do

Extractions of χref
m using (4.1) and x̂ref

m using (4.2)
Estimations of Ω̂m using (4.10) and ξ̂m using (4.8)
GFSK demodulation: αm of (3.3) is calculated
DeMUX: αm = [αPR

m ,α
F1
m ,α

F2
m ]

FEC Decoding: Computations of βFw
m of (4.12) and γFw

m of (4.13)
MUX: [bPR,Q(βF1

m ),Q(βF2
m )] = ĉm

g = g + 1
x̂(g)

m =M(ĉm)
end while
b̂Fw

m = hard(γFw
m )

*M(·) means that the coded bits are modulated by GFSK. Q(·) indicates hard decision values of
LLRs.

ここで，νm =
[
exp[jΩm · 0], . . . , exp[jΩm · (Kg − 1)]

]T
である．演算子 ⊙はアダマール積 (要

素積)を表す．χref
m が時間的に無相関であることを考慮すると，共分散行列Σmは

Σm = E{(χref
m − ξmx̂ref

m ⊙ νm)(χref
m − ξmx̂ref

m ⊙ νm)H}
= σ2

mIKg (4.4)

で与えられる．式 (4.4)を式 (4.3)に代入することによって

p(χref
m |x̂ref

m , Ωm, ξm)

=
1

πKg |σ2
mIKg |

exp
[
− 1
σ2

m
(χref

m − ξmx̂ref
m ⊙ νm)H(χref

m − ξmx̂ref
m ⊙ νm)

]
(4.5)

が得られる．式 (4.3)の最大化は次のコスト関数の最小化と同値である．

J(ξm, Ωm) = (χref
m − ξmx̂ref

m ⊙ νm)H(χref
m − ξmx̂ref

m ⊙ νm)

= (χref
m )Hχref

m − ξm(χref
m )H(x̂ref

m ⊙ νm) − ξ∗m(x̂ref
m ⊙ νm)Hχref

m

+ |ξm|2(x̂ref
m ⊙ νm)H(x̂ref

m ⊙ νm) (4.6)

Ωmを固定したとき，ξmに関して式 (4.6)を最小化することは複素線形最小二乗問題とみ
なすことができる．式 (4.6)の ξmに関する偏微分は次式で与えられる．

∂J
∂ξm

= 0 − ((x̂ref
m ⊙ νm)Hχref

m )∗ − 0 + (ξm(x̂ref
m ⊙ νm)H(x̂ref

m ⊙ νm))∗

= −[(x̂ref
m ⊙ νm)H(χref

m − ξm(x̂ref
m ⊙ νm))]∗ (4.7)
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ここで，式 (4.7)を 0とすると，複素包絡線の推定値は

ξ̂m =
(x̂ref

m ⊙ νm)Hχref
m

Kg

=

∑Kg−1
k=0 χ

ref
m [k](x̂ref

m [k] exp[jΩmk])∗

Kg
(4.8)

で与えられる．

次に，式 (4.8)を式 (4.6)の ξmに代入すると，コスト関数は

J(ξ̂m, Ωm) = (χref
m )H(χref

m − ξ̂mx̂ref
m ⊙ νm)

= (χref
m )Hχref

m −
|(x̂ref

m ⊙ νm)Hχref
m |2

Kg
(4.9)

と書き換えることができる．Ωmに関して式 (4.9)を最小化するためには |(x̂ref
m ⊙ νm)Hχref

m |2

を最大化する必要がある．よって，正規化角周波数オフセットの推定値は

Ω̂m = arg max
Ω̃m

∣∣∣(x̂ref
m ⊙ νm)Hχref

m

∣∣∣2
= arg max

Ω̃m

∣∣∣∣∣∣∣∣
Kg−1∑
k=0

χref
m [k](x̂ref

m [k] exp[jΩ̃mk])∗

∣∣∣∣∣∣∣∣
2

(4.10)

で与えられる．ここで，Ω̃m ∈ {2πnΩ/NΩ|nΩ = 0, . . . ,NΩ − 1}であり，NΩは Ω̃mの候補値の

数である．実際には，式 (4.10)は高速フーリエ変換 (FFT: Fast Fourier Transform)を用い
てスペクトルの最大値を探すことで実現できる．繰り返しアルゴリズムでは，式 (4.10)の
Ω̂mを推定した後，ξ̂mを得るために Ω̂mを式 (4.8)に代入する．なお，MLEによるCFOの
推定値は一致推定量であり，漸近的に有効である (参照信号の長さ Kg → ∞のとき，推定
誤差の分散は CRLB (Cramer-Rao Lower Bound)に一致する) [40]．

4.4 GFSK復調器
ξmとΩmを推定した後，式 (3.3)の αm[k]を求めるために必要なχmが得られたときの入

力 am[k]と状態 ρGMSKの (結合)対数遷移確率は次式で与えられる．

ln Pr
[
am[k], ρGMSK|χm

]
= −

∣∣∣χm[k] − Esξ̂m x̃m[k, ρGMSK] exp[jΩ̂mk]
∣∣∣2

σ2
m

+Cdem

=
2ℜ

{
χm[k](Esξ̂m x̃m[k] exp[jΩ̂mk])∗

}
σ2

m
+ C̃dem (4.11)

ここで，Cdemと C̃demは定数である．BCJR (Bahl-Cocke-Jelinek-Raviv)アルゴリズム [41]
によってすべての αm[k]を計算し，LLRベクトルαm = [αm[0], . . . , αm[K − 1]]を生成する．
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図 4.2: FEC符号化器とパターンマッパーのフィルタ構造

4.5 FEC復号器
GFSK復調器と同様に，NSC符号器による符号化は FIR (Finite Impulse Response)フィ
ルタとして考えることができる．よって，受信機側でMAP検出を適用することができる．
情報ビットと符号語ビットの事後 LLRは

βFw
m [kFw] = ln

Pr
[
cFw

m [kFw] = 1|αFw
m

]
Pr

[
cFw

m [kFw] = 0|αFw
m

] (4.12)

γFw
m [iFw] = ln

Pr
[
bFw

m [iFw] = 1|αFw
m

]
Pr

[
bFw

m [iFw] = 0|αFw
m

] (4.13)

で定義される．ここで，kFwと iFwはそれぞれ cFw
m と bFw

m の時間インデックスである．図

4.2にNSC符号器とパターンマッパーのフィルタ構造を示す．NSC符号器の状態 ρNSC =

{bFw
m [iFw − 3], bFw

m [iFw − 2], bFw
m [iFw − 1]}は 8つの状態をもつ．αFw

m [kFw]は

αFw
m [kFw] = µ(2cFw

m [kFw] − 1) + nm[kFw] (4.14)

と書ける．ここで，µは等価利得，nm[kFw]は等価雑音である．αFw
m [kFw]は一貫性条件をみ

たすと仮定する [42]．したがって，σ2を nm[kFw]の等価分散とすると，σ2 = 2µである．
GFSK復調と同様に，αFw

m を得たときの入力 bFw
m [iFw]の (結合)遷移確率は

ln Pr
[
bFw

m [iFw], ρNSC|αFw
m

]
= −

∑S−1
ks=0(αFw

m [S iFw + ks] − µaFw
m [ks, ρNSC])2

2σ2 +Cdec

=
1
2

S−1∑
ks=0

aFw
m [ks, ρNSC]αFw

m [S iFw + ks] + C̃dec (4.15)
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表 4.1: シミュレーション諸元

FEC符号化器 NSC符号化器:
拘束長: 4
符号化率: 1/2

正規化周波数オフセット ∆Fmは区間 [−0.15, 0.15]の
一様分布に従う

変調方式 GFSK
変調指数: η = 0.5

BGTs = 0.5
メモリ長: L = 3

PDUの長さ U = 1024
1本の送信アンテナを具備した

M = 4
ペリフェラルの数

BLEセントラルにおける
N = 8

受信アンテナ本数
通信路モデル 仲上・ライスフェージング

(FR=3)
ICAアルゴリズム JADE
復調器アルゴリズム Log-MAP
復号器アルゴリズム Log-MAP

繰り返し周波数オフセット推定の繰り返し回数 G = 3
Ω̃mの候補値の数 NΩ = 105

で与えられる．ここで，Cdecと C̃decは定数で，aFw
m [ks, ρNSC] = 2cFw

m [ks, ρNSC]−1である．BCJR
アルゴリズムによってすべてのβFw

m [kFw]を計算し，LLRベクトルβF1
m = [βF1

m [0], . . . , βF1
m [295]]，

βF2
m = [βF2

m [0], . . . , βF2
m [K−377]]を生成する．最終ステップでは，BCJRアルゴリズムによっ

て情報ビット LLR γFw
m を生成する．

4.6 計算機シミュレーション
提案手法の有効性を確認するため，計算機シミュレーションを行った．表 4.1にシミュ
レーション諸元を示す．FEC符号化器は符号化率1/2，拘束長4のNSC符号化器であり，情
報ビットに対する事後 LLR γFw

m と符号語ビットに対する事後 LLR βFw
m を得るために Log-

MAPアルゴリズムを用いて復号を行う．1本の送信アンテナを具備したBLEペリフェラ
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図 4.3: S = 2, G = 2, K1 = 80のとき
の繰り返し周波数オフセット推定へ
のK2の影響 (凡例の値は Es/N0 [dB]
を示す)
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図 4.4: S = 2, G = 3, K1 = 80, K2 =

376のときの繰り返し周波数オフセ
ット推定へのK3の影響 (凡例の値は
Es/N0 [dB]を示す)

ルの数は 4，BLEセントラルに搭載されている受信アンテナ本数は 8である．変調方式
は変調指数 η = 0.5，BGTs = 0.5の GFSKであり，事後 LLR αmを得るために Log-MAP
アルゴリズムを用いて復調を行う．各ペリフェラルの正規化 CFO ∆Fm = Ωm/2πは区間
[−0.15, 0.15]の一様分布に従う．繰り返し周波数オフセット推定の繰り返し回数はG = 3
である．式 (4.10)における Ω̃mの候補値の数は NΩ = 105である．通信路のフェージング変

動は，LOS環境を想定して，ホッピングした周波数帯域において，ライスファクタ FR = 3
のライスフェージングに従うと仮定する．各ペリフェラルのホッピングパターンは各パケッ

ト送信の間，同一であり，平均 Es/N0はペリフェラル間で同じであるものとする．SDMA
によって多重された信号を分離するために ICAとして JADEを用いる．なお，PDUの長さ
はU = 1024としている．本節では，FEC block 2に含まれる PDUのビット誤り率 (BER:
Bit Error Rate)特性を評価している．評価を簡単にするため，AAと CIは BLEセントラ
ルにおいて既知であるとする．

4.6.1 S = 2 codingを用いた場合
図 4.3に S = 2 codingを用いた場合のK2に対する PDUのBER特性を示す．ただし，提
案手法の繰り返し回数はG = 2とし，Es/N0はそれぞれ 2, 4, 6 [dB]である．図から，繰り
返し周波数オフセット推定の繰り返し 2回目において，K2 = 380が最適であると言える．
繰り返し周波数オフセット推定では，1つ前に検出されたビット系列が周波数オフセット
の推定に用いられるため，周波数オフセットの推定精度は検出されたビット系列の検出精

度に依存する．残留CFOは PDUに含まれるビットのうち，後半に含まれるビットに悪影
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図 4.5: FEC block 2に S = 2 codingを適用した場合のPDUのBER特性 (K1 = 80, K2 = 376,
K3 = 600)

響を与える．K2の増加に伴って，誤って検出された PDUのより末尾に位置するビットを
周波数オフセット推定に用いることとなる．したがって，K2が 380をこえると，BER特
性が劣化すると考えられる．図 2.2に示したように，プリアンブルと FEC block 1は全体
で 376シンボルで構成されており，最適な K2とほぼ同じであるため，FEC block 2を使う
必要はない．したがって，S = 2 codingを用いる場合は，繰り返し 2回目では K2 = 376を
用いることとする．

図 4.4に S = 2 codingを用いた場合のK3に対する PDUのBER特性を示す．ただし，提
案手法の繰り返し回数はG = 3とし，K2 = 376を用いた．Es/N0はそれぞれ 2, 4, 6 [dB]
である．図から，すべての Es/N0において，K3の値が約 600のときに比較的よい特性で
あることがわかる．図 4.3と図 4.4から，S = 2 codingを用いた場合は繰り返し周波数オ
フセット推定においてそれぞれ K2 = 376,K3 = 600とする．
図 4.5はFEC block 2に S = 2 codingを用いた場合のBER特性である．比較対象として，
空間フィルタリングに ZFを用いた特性 (LSZF)も示している．ただし，通信路行列Hは
80ビットの直交プリアンブルを用いてLSアルゴリズムで推定している．ここで，BLEパ
ケットフォーマットには 80ビットの直交プリアンブルを含めることはできないことに注
意されたい．よって，この PDUのBER特性は提案手法の有効性を評価するための単なる
比較対象である．図から，G = 3の BER特性は周波数オフセットがない場合の特性とほ
ぼ一致している．さらに，その特性は LSZFを適用した特性とほとんど同じである．周波
数オフセットがない場合は，周波数オフセットの推定は行わず，式 (4.11)における Ω̂mの
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図 4.6: S = 8, G = 2, K1 = 80のときの繰り返し周波数オフセット推定への K2の影響 (凡
例の値は Es/N0 [dB]を示す)

値を 0としている．

4.6.2 S = 8 codingを用いた場合
図 4.6に S = 8 codingを用いた場合のK2に対する PDUのBER特性を示す．ただし，提
案手法の繰り返し回数はG = 2とし，Es/N0はそれぞれ 2, 4, 6 [dB]である．図から，すべ
ての Es/N0において K2が大きくなればなるほど，BER特性がよくなっていることがわか
る．FEC block 2に S = 2 codingを用いた場合と違い，K2の増加に伴ってBERが単調減少
しているのは，繰り返し符号と等価なパターンマッパーの利用により復号特性が改善され

るからだと考えられる．したがって，PDUの長さがU = 1024の場合，繰り返し 2回目に
用いる参照信号の長さとしてパケット全体の長さである K2 = 8786を用いることとする．
図 4.7に FEC block 2に S = 8 codingを用いた場合のBER特性を示す．図から，提案手
法を用いた BER特性は LSZFの特性とほぼ同じであることが確認できる．ここで，周波
数オフセットがない場合に BER特性が最も悪くなっていることがわかる．図 4.8は ICA
による信号分離の ∆Fmaxに対する影響を示している．各ペリフェラルの正規化周波数オ

フセット ∆Fmは区間 [−∆Fmax, ∆Fmax]の一様分布に従うとした．図 4.8に示す結果は ∆Fm

の値が大きいほど，ICAの信号分離精度がよくなることを表している．前述したように，
ICAでは式 (2.31)に示される x′[k]の共分散行列は単位行列であると仮定している．しか
しながら，ペリフェラル間にCFOがない場合，パターンマッパーの存在によってその共
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図 4.7: FEC block 2に S = 8 codingを適用した場合の PDUの BER特性 (K1 = 80, K2 =

8786)

分散行列が次式のように単位行列ではなくなる．

|Σx′ | =
∣∣∣E{x′[k]x′H[k]}

∣∣∣ =




1 0.51 0.516 0.504

0.51 1 0.521 0.513
0.516 0.521 1 0.505
0.504 0.513 0.505 1

 , (S = 8)


1 0.26 0.238 0.217

0.26 1 0.28 0.242
0.238 0.28 1 0.262
0.217 0.242 0.262 1

 , (S = 2)

(4.16)

しかしながら，ペリフェラル間にCFOがある場合，相対的な位相回転のおかげで共分散
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図 4.8: ICAの信号分離への ∆Fmaxの影響 (S = 2 codingのときは Es/N0 = 9[dB]，S = 8
codingのときは Es/N0 = 6[dB])

行列は単位行列であるとみなすことができる．その場合の共分散行列を次式に示す．

|Σx′ | =
∣∣∣E{x′[k]x′H[k]}

∣∣∣ =




1 0.0133 0.0121 0.0128

0.0133 1 0.0161 0.0167
0.0121 0.0161 1 0.0166
0.0128 0.0167 0.0166 1

 , (S = 8)


1 0.0315 0.0262 0.0288

0.0315 1 0.0288 0.0310
0.0262 0.0288 1 0.0312
0.0288 0.0310 0.312 1

 , (S = 2)

(4.17)

ここでは，一例として [∆F1, ∆F2, ∆F3, ∆F4] = [−0.0724, 0.0306, 0.0963, 0.0703]を用いた計
算結果を示す．適切に ICAが動作するためには，共分散行列 |Σx′ |が単位行列になるべき
である．よって，CFOが補償できる限りにおいて，ICAにとってCFOの存在は非常に重
要かつ有用である．

∆Fm = 0.15はCFOの値が 150 [kHz]のときに相当する．これはBLEの仕様である最大
許容周波数オフセットに相当する．提案手法はBER特性の観点から損失なしに最大CFO
を補償することができる．
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4.6.3 計算量の評価

提案手法の適用可能性を評価するため，本節では JADEに基づく信号検出とGFSK復調
器と FEC block 1, 2の復号を含んだ繰り返し周波数オフセット推定に必要な計算量につい
て考える．文献 [43]によると，JADEを実行するために必要な乗算の回数はM,N,Kに関

する多項式で表すことができる．一方，繰り返し周波数オフセット推定における式 (4.10)
の Ωmと式 (4.8)の ξmの計算に必要な計算複雑性は O(Kg)と O(NΩ log2 NΩ)である．さら
に，GFSK復調器と FEC block 1と FEC block 2の復号器はO(K)の計算複雑性をもつ．G

とMを考慮にいれると，NΩが Kgと Kよりも大きいとき，繰り返し周波数オフセット推

定の計算複雑性はO(GMNΩ log2 NΩ)で近似できる．JADEに基づく信号検出と繰り返し周
波数オフセット推定の全体の計算量は指数関数的に増えるわけではないので，提案手法

は許容範囲内で実装できる．また，JADEの処理は本論文で用いているシミュレーション
の規模であれば復調処理と比べて比較的小さく，ICAと提案手法を用いた処理全体で見る
と，CFOの繰り返し処理が全体の処理量を決定する．したがって，計算量の上界の観点
からは，提案手法は実装可能であると考えられる．

次に，今回のシステム規模におけるオンラインリアルタイム処理の実現性に関して考察

する．BLEの通信環境は LTEなどの移動体通信にみられるような高速なフェージング変
動が起きるような環境ではなく，比較的通信環境の変動は遅い．また，BLEの通信に用
いられるパケットは省電力の観点から非常に短いということも考えると，1パケットの通
信中のフェージング変動は一定とみなせ，受信機の処理は 1パケット単位で一括で行われ
る．ここで，BLEは FHによって干渉対策を行っているので，今後の BLE端末の増加に
比例して多重数が増加するわけではなく，BLE端末から送信された信号のうち干渉する
のは一部だけであると考えられるため，ICAで処理すべき多重数はそれほど多くないと考
えられる．また，BLEはポーリングの周期にしたがって間欠的に通信を行うため，次の
パケットが受信されるまでに比較的時間の余裕があり，1パケット分の受信機の処理遅延
はそれほど問題とはならない．

4.7 結言
本章では 3章で対処しきれなかった最大許容周波数オフセットに対処するため，繰り返
し周波数オフセット推定法を提案した．まず，従来のプリアンブルによる周波数オフセッ

ト推定法の問題点を明確化し，周波数オフセット推定に用いるプリアンブルの長さを擬似

的に長くすることによって，この問題を解決した．計算機シミュレーションにより，S = 2
codingと S = 8 codingを用いた場合に必要な繰り返し回数と各繰り返し時に必要な参照信
号の長さを明らかにした．また，各ペリフェラルで生じる独立な周波数オフセットの ICA
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の分離精度への影響についても明らかにした．
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第5章

逐次干渉除去法

5.1 緒言
ICAは ZF基準に基づく線型フィルタの一種であるため，雑音強調が生じる．また，室
内環境を想定すると LOS通信となるので，MIMOにおけるフェージングの空間相関は低
くない．そのため，さらに雑音強調が顕著に生じる．このような雑音強調を抑圧するため

に，逐次干渉除去がよく用いられる．ICA出力の共分散行列に注目すると，共分散行列
のコレスキー分解によって得られた重み行列を ICA出力に乗積することによって雑音強
調を抑圧することができ，そこで再び生じたMAI (Multiple Access Interference)をMIMO
通信路行列を用いずに逐次干渉除去することができる．本章ではコレスキー分解に基づい

た逐次干渉除去についての説明を行う．

5.2 コレスキー分解による雑音相関の白色化
式 (2.41)で説明したように，ζ[k]の要素は互いに相関がある．このような ICA出力の
雑音相関に対処するため，コレスキー分解に基づく逐次干渉除去を提案する．ζ[k]の各要
素の相関を白色化するために，Ω−1

ζ = Λ
HΛのコレスキー分解を考える．ただし，Λは上

三角行列である．式 (2.37)に行列Λを左から掛けることによって，次式が得られる．

γ[k] = Λχ[k] = ΛDx′[k] + ζ̃[k]

=


λ11 · · · λ1M

. . .
...

0 λMM



d1 0
. . .

0 dM




x′1[k]
...

x′M[k]

 +

ζ̃1[k]
...

ζ̃M[k]

 (5.1)
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ただし，ζ̃[k] = Λζ[k]である．この場合，雑音成分の共分散行列は次のように単位行列と
なる．

E
{
ζ̃[k]ζ̃H[k]

}
= E

{
Λζ[k]ζH[k]ΛH

}
= IM (5.2)

雑音白色フィルタΛによって，ΛDは上三角行列になる．

5.3 信号成分の干渉除去法
一方，式 (5.1)は次のように書き直すことができる．


γ1[k]
γ2[k]
...

γM[k]

 =


M∑
m=1

λ1mdmξm[k]xm[k]

M∑
m=2

λ2mdmξm[k]xm[k]

...

λMMdMξM[k]xM[k]


+


ζ̃1[k]
ζ̃2[k]
...

ζ̃M[k]

 (5.3)

Λは上三角行列であるから，γM[k]はMAIの影響を受けない．したがって，受信機におい
て dMξM[k]を知ることができれば，次式のように干渉除去を実行することができる．

γ′M−1[k] = γM−1[k] − λMMdMξM[k]x̂M[k] (5.4)

ここで，x̂M[k]は aM[k]の検出系列から生成されたベースバンド信号のレプリカである．式
(5.4)の干渉除去を行った後，γ′M−1[k]を用いて情報ビット aM−1[k]を検出することができ
る．その際，aM[k]の検出系列には誤りが含まれるためレプリカ x̂M[k]による干渉除去は
完全ではないが，aM−1[k]の検出はこの干渉除去が完全であるとして行っている．干渉除
去の誤差による特性劣化を防ぐための検討がいくつかあり，その一つとして検出順序に関

する手法などがある [44,45]．しかし，式 (5.4)の干渉除去を行う前に，dMξM[k]の値を知
る必要がある．dMξM[k]を求めるためのウィンドウサイズをwとすると，その推定値は次

式で与えられる．

d̂M ξ̂M[k] =
1
w

i+w/2∑
i′=i−w/2+1

γM[i′]
λMM x̂M[i′]

(5.5)

このとき，wの最適値は CFOの値に応じて決まる．
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コレスキー分解: Ωζ  = ΛH
Λ   −1

γ[i] = Λχ[k] 

γm[k]から情報ビットam[k]を検出'

検出ビットam[k]からxm[k]を生成^

  

^ m > 0 終了

no

yes

図 5.1: 提案手法のフローチャート

m = 1, . . . ,M − 1に対して，次式に示す計算を繰り返し行うことにより，逐次的に干渉
除去することができる．

γ′m[k] = γm[k] −
M∑

m′=m+1

λmm′ d̂m′ ξ̂m′[k]x̂m′[k] (5.6)

d̂mξ̂m[k] =
1
w

k+w/2∑
k′=k−w/2+1

γ′m[k′]
λmm x̂m[k′]

(5.7)

最後に，図 5.1に提案手法のフローチャートを示す．

5.4 計算機シミュレーション
提案手法の有効性を確認するために計算機シミュレーションを行った．シミュレーショ

ン諸元を表 5.1に示す．BLEペリフェラルの数は M = 4，BLEセントラルに搭載されて
いる受信アンテナ数は N = 8，変調方式は GFSK (η = 0.5) を採用している．各ペリフェ
ラルの周波数オフセット ∆ fm = ∆ωm/2πは区間 [−∆ fmax, ∆ fmax]の一様分布に従うとし，各
ペリフェラルからの送信信号の時間同期誤差 ∆tmは区間 [0, ∆tup]の一様分布に従うとする．
通信路のフェージング変動は，LOS環境を想定して，ホッピングした周波数帯域におい
て，ライスファクタ FR = 3のライスフェージングに従うと仮定する．各ペリフェラルの
ホッピングパターンは SDMAで多重される信号に対してはすべて同一パターンが適用さ
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表 5.1: シミュレーション諸元

GFSK
変調方式 変調指数: η = 0.5

メモリ長: L = 3
1本の送信アンテナを具備した

M = 4
ペリフェラルの数

BLEセントラルにおける
N = 8

受信アンテナ本数
通信路モデル 仲上・ライスフェージング

(FR=3)
ICAアルゴリズム JADE

2 6 10 14 18 22 26 30
 w

10-3

10-2

10-1

100

PE
R

ICA-Coh-SIC(  f
max

 = 0[Hz])

ICA-Dif-SIC (  f
max

 = 0[Hz])

ICA-Dif-SIC (  f
max

 = 10[MHz])

図 5.2: wに対する PER特性 (Es/N0

= 10 [dB])

0 2 4 6 8 10 12 14 16
E

s
/N

0
 [dB]

10-3

10-2

10-1

100
PE

R

ICA-Coh
ICA-SIC-Coh
ICA-Dif
ICA-SIC-Dif
LSZF-Coh
LSZF-SIC-Coh

図 5.3: 端末間に時間・周波数同期誤
差がない場合の PER特性

れるものとする．また，平均 Es/N0はペリフェラル間で同じであると仮定する．SDMAに
よって多重された信号を分離するために ICAとして JADEを用いる．なお，パケット長は
256ビットとしている．図 5.2に同期検波と遅延検波を用いて逐次干渉除去を行った場合
の PER特性を示す．“Coh”は 8ビットのプリアンブルによる位相回転補償を行った後，同
期検波に基づくMAP検出を行うことを意味し，“Dif”は遅延検波に基づくMAP検出を行
うことを意味している．“ICA-SIC”はコレスキー分解に基づく逐次干渉除去を意味してい
る．図から，w = 10のとき PER特性が最もよくなっていることが分かる．本節では，こ
の値をwの最適値として用いる．図 5.3に端末間の搬送波周波数と時間同期の誤差が存在
しない場合の PER特性を示す．なお，w = 10としてシミュレーションを行った．比較対
象として，8ビットの直交プリアンブルで最小二乗法を用いて通信路行列H を推定した
場合の特性も示している．“LSZF-Coh”は通信路行列の推定値を用い，空間フィルタリン
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グとして ZFを用いた場合の特性であり，“LSZF-SIC-Coh”は逐次干渉除去を行った場合
の特性である．

図から，コレスキー分解を用いた逐次干渉除去 (ICA-SIC-Coh) を適用することによっ
て，ICA-Cohに比べて約 3.0[dB]の利得を得ることができた．さらに，逐次干渉除去を遅
延検波に基づくMAP検出と一緒に用いる (ICA-SIC-Dif)ことによって，ICA-Difに比べて
約 3.0[dB]の利得を得ることができた．PER = 10−3において LSZF-Cohと LSZF-SIC-Coh
の差が 3.5[dB]であることを考えると，提案手法である逐次干渉除去の利得 3.0[dB]は合
理的であると考えられる．この結果から，ICAを BLEシステムに適用する際，提案手法
であるコレスキー分解に基づく逐次干渉除去によってさらに特性を改善することができる

ことがわかる．

5.5 結言
本章では，ICA出力の雑音成分の共分散行列に注目し，その共分散行列のコレスキー分
解によって得られた重み行列を ICA出力に乗積することによって ICA出力の雑音を白色
し，ICA出力の雑音相関を信号成分の干渉として捉えることによって，再び生じたMAI
をMIMO通信路行列を用いずに逐次干渉除去できることを示した．また，計算機シミュ
レーションにより，仲上・ライスフェージング状況下において検出手法として同期検波と

遅延検波を用いたときのどちらの場合でも，提案手法が有効であることを示した．
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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独

立成分分析に基づく非同期信号空間分離のための統計的信号処理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，アンライセンスバンドにおける周波数資源の枯渇に対応するため，空間多
重を用いることによって帯域幅を変えずにシステム容量を増大させるシステムを想定し，

空間多重信号の分離手法に ICAを用いたBLE空間多重伝送方式を説明した．BLEシステ
ムに ICAを適用する際の問題点として，ペリフェラル毎に独立に発生する時間・周波数
同期誤差と ICA出力の雑音相関があることを示し，ICAによる信号検出精度を高めるた
めにはこれら 2つの問題点に対処することが必要であることを述べた．
第 3章では，BLEデバイスが小型で安価であることにより，用いられる部品の精度が劣
ることによって生じる時間・周波数同期誤差の補償法を提案した．時間同期誤差に対して

は ICAにおける計算範囲を適切に選ぶ方法を提案し，周波数同期誤差に対しては検出精
度が高い遅延検波に基づくMAP検出法を提案した．計算機シミュレーションにより，提
案手法は時間・周波数同期誤差に対して有効であり，PER特性が改善できることを明らか
にした．

第 4章では，最大許容周波数オフセットに対応するため，繰り返し周波数オフセット推
定法を提案した．また，計算機シミュレーションによって，提案手法の有効性を明らかに

し，送信信号間の相関の，ICAの信号分離精度への影響を明らかにした．
第 5章では，ICA出力の雑音相関を抑圧するため，コレスキー分解を用いた逐次干渉除
去を提案した．また，LOS環境下において計算機シミュレーションを行い，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，BLEシステムにおいて空間多重を実現するためにはBLEデバ
イスが小型で安価であることにより，用いられる部品の精度が劣ることによって生じる時

間・周波数同期誤差の補償法と ICA出力の雑音相関を抑圧する逐次干渉除去法が有効で
あることが明らかになった．プライベート空間において安価なプライベートネットワーク
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を設置し．IoT環境を構築したいという需要は高く，その需要に対して，本論文が検討し
た，ペリフェラルの仕様を変えることなく，空間多重によってスケーラブルにシステム容

量を増やすことができる技術は，今後のプライベート空間における IoT環境構築にあたっ
て非常に重要な意味を持っており，発展性の高い技術である．また，今後の IoT通信では
超多数の同時接続を実現する必要があるが，これまで主流であった，利用するリソースブ

ロックの予約を端末・受信機間で事前のネゴシエーションによって行う手法では，無線リ

ソースに対してネゴシエーションが占める割合が大きくなってしまい通信が困難になって

しまうと考えられる．よって，今後はこのような事前のネゴシエーションを行わないより

シンプルなアクセス制御技術が必要であり，当然，そのようなシステムでは各端末が好き

なタイミングでデータを送信する．通常は送信タイミングや搬送波周波数の誤差は事前の

ネゴシエーションによって補償されているが，このようなシステムでは事前のネゴシエー

ションを行わないため，送信タイミングや搬送波周波数の誤差が顕著になってくる．した

がって，今後は送信タイミングや搬送波周波数の同期が不完全な非同期信号に対処する必

要があり，提案手法は時間・周波数同期誤差の影響を補償する統計的信号処理を用いてい

るため，BLE信号を前提に考えた時間・周波数同期誤差に対してだけではなく，今後の
IoT通信における非同期信号に対しても有効であると考えられる．最後に，アンライセン
スバンドにおけるプライベートネットワークの柔軟な構築は今後の IoTネットワークの進
展にとって非常に重要であり，本研究で検討した非同期信号の空間多重を実現するための

提案手法が，将来の IoTネットワークの発展に寄与することを祈念する．
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A FastICA
確率変数 xの尖度 kurt(x)は次式で与えられる．

kurt(x) = E
{
x4

}
− 3

(
E

{
x2

})2
(A.1)

ここで，xの平均を 0としていることに留意されたい．さらに，xの分散が 1，つまり
E

{
x2

}
= 1となるように正規化されていると仮定すると，式 (A.1)の右辺は，E

{
x4

}
− 3と

なるため，尖度は 4次のモーメント E
{
x4

}
で測ることができる．xがガウス分布に従う場

合，E
{
x4

}
は 3

(
E

{
x2

})2
と等しくなるため，その尖度は 0になる．非ガウス性を測るのに

尖度の絶対値がよく用いられる．

式 (2.36)の各要素 χ′m[k] = ψH
my
′[k]の尖度の絶対値が最大になるような Ψ を見つける．

尖度の絶対値を最大化するための手法の 1つとして，まずベクトルψmに何らかの値を初

期値として設定し，白色化されたベクトルχ′[k]の標本に基づいて，χ′m[k] = ψH
my
′[k]の尖

度の絶対値が最も増大する方向 (勾配)を計算し，ψmをその方向に動かす方法があり，一

般的に勾配法とよばれている．しかし，勾配法は収束が遅く，よい学習係数の列を選ばな

ければならず，その学習係数の選択が悪いと，収束しなくなる場合もある．不動点反復ア

ルゴリズムは，学習を劇的に速く，より信頼性あるようにする方法の一つである．不動点

反復アルゴリズムを導出するために，勾配法の安定点においては，その勾配は必ずψmの

方向を向いていることに注目する．尖度を用いた不動点アルゴリズムにおけるベクトル

ψmの更新式は次式で与えられる．

ψm ← E
{
y′[k]

(
ψH

my
′[k]

)3
}
− 3ψm (A.2)

非ガウス性の尺度として尖度以外に外れ値に対して頑健な性質をもつネゲントロピーも

よく用いられる．ネゲントロピーは情報理論で用いられるエントロピーに基づいており，

次式で定義される．

J(x) = H(xgauss) − H(x) (A.3)

ここで xgaussは，xと同じ分散をもつガウス分布に従う確率変数である．ガウス分布は分

散が等しい全ての分布の中で，エントロピーが最大のものであるから，ネゲントロピーは
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常に非負であり，xがガウス分布に従うとき 0である．ネゲントロピーを用いることの問
題点は，計算が大変困難なことである．ネゲントロピーを定義に従って求めるとなると，

確率密度関数の推定が必要になるので，より簡単にネゲントロピーを近似する方法が必要

になってくる．ネゲントロピーを近似する古典的な方法として，高次のキュムラントを用

いる方法があり，次式で与えられる．

J(x) ≈ 1
12
E

{
x3

}2
+

1
48

kurt(x)2 (A.4)

しかし，確率密度関数が対称である場合，式 (A.4)の第 1項は 0となるため，式 (A.4)に
よる近似を用いるのと尖度の絶対値を用いるのとは，同値になる．したがって，この近似

法は尖度と同じく頑健ではないという欠点がある．有用な方法の 1つとして，非多項式
モーメントを用いる方法がある．もし 1つだけの非 2次関数を用いるとすると，ネゲント
ロピーの近似は次式で与えられる．

J(x) ∝ [E{ f (x)} − E{ f (v)}]2 (A.5)

ここで，vは平均 0で分散 1のガウス分布に従う確率変数で，この近似は f (x) = x4とすれ

ば尖度に基づく近似と同値であることから分かる通り，xが対称な確率密度関数をもつと

きには式 (A.4)の一般化になっている．ここで重要なことは，関数 f (x)としてあまり速く
増加しない関数を選ぶことによって，より頑健な推定量を用いたアルゴリズムを得られる

ことである．一般的に次式の関数が大変有用であることがわかっている．

f (x) = log cosh(x) (A.6)

このようなネゲントロピーの近似は，非ガウス性の古典的な尺度である尖度やネゲントロ

ピーの大変よい妥協点であり，このネゲントロピーの近似を用いたアルゴリズムは計算が

高速であることに加え，統計的に頑健である．

尖度と同様に，ネゲントロピーを最大化するための不動点アルゴリズムを構築すること

ができる．関数 f (x)の導関数である非線形関数 f ′(x)を用いると，ベクトルψmの更新式

は次式で与えられる．

ψm ← E{y′(ψH
my
′)∗g(|ψH

my
′|)} − E{g(|ψH

my
′|2) + |ψH

my
′|2g′(|ψH

my
′|2)}ψm (A.7)

以下に FastICAのアルゴリズムを示す．

1. データを白色化したものを y′[k]とする．

2. 独立成分の数 Mを決める．

3. ψm(m = 1, . . . ,M)の初期値を決める．それぞれがノルム 1でなければならない．行
列Ψ を下の手順 5により直交化する．
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4. すべての m = 1, . . . ,M について，ψm ← E{y′(ψH
my
′)∗ f ′(|ψH

my
′|)} − E{ f ′(|ψH

my
′|2) +

|ψH
my
′|2 f ′′(|ψH

my
′|2)}ψmとする．ここで， f ′(x) = tanh(x)である．

5. Ψ = (ψ1, . . . ,ψm)Tの対称的直交化をΨ ←
(
ΨΨH

)−1/2
Ψ により行う．

6. もし前回の繰り返しで求めたΨとの誤差が基準値よりも大きければ，手順 4に戻る．

B JADE
JADEは入力ベクトルの 4次キュムラントテンソルを用いた ICAである．テンソルは，
行列すなわち線形演算子の一般化と考えることができる．このとき，もし白色データ y′m[k]
の平均が 0の場合，キュムラントテンソルは共分散行列の一般化である．また，白色化は
データを，その 2次の相関が 0となるように変換する手法である．この原理を一般化して，
4次のキュムラントテンソルを用いて 4次のキュムラントを 0に，あるいは少なくともで
きるだけ小さくできる．この種の高次の（近似的）無相関化は，ICAの推定法の一種であ
る [5]．

B.1 4次キュムラント
平均が 0の確率変数ベクトルxの，0を中心とした 4次キュムラントは次のように定義
される．なお，x[k]のインデックス kの表記を省略している．また，xm[k]についてもイ
ンデックス kは省略し，xmとする．

Cum(xi, x j, xk, xl) = E{xix jxkxl} − E{xix j}E{xkxl} − E{xixk}E{x jxl} − E{xixl}E{x jxk} (B.1)

2つ以上の変数をもつものはクロスキュムラントと呼ばれ，上式の定義は複素確率変数に
対しても成立する [6]．また，xの添字が全て同じ場合の 4次キュムラントは尖度と呼ば
れ，尖度は dm = Cum(xm, xm, xm, xm)となる．さらに，独立な変数のキュムラントは 0とな
るので，キュムラントは独立性の基準として用いることができる．

B.2 JADEにおけるユニタリ行列の決定
任意の M × M行列Aにより縮約されたキュムラント行列Qy′(A)は次式で定義する．

Ω = Qy′(A)

⇔ ωi j =

M∑
r,s=1

Cum(y′i , y
′∗
j , y

′
r, y
′∗
s )asr (B.2)
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なお，式 (B.2)において y′[k]のインデックス kは省略している．雑音を無視すると，y′[k]
は y′[k] = Φx[k]という関係で結ばれているので，キュムラントの性質を用いると，キュ
ムラント行列Qy′(A)は次のようになる．

Qy′(A) =
M∑

i=1

(kiu
H
i Aui)uiu

H
i = UΛ(A)UH (B.3)

ただし，Λ(A) = diag[d1u
H
1Au1, . . . , dMu

H
MAuM]である．式 (B.3)より，キュムラント行

列Qy′(A)を対角化するユニタリ行列 V がユニタリ行列Φに近づくことがわかる．しか
し，対角行列Λ(A)の各対角成分 (固有値) dmu

H
mAum, (m = 1, 2, . . . ,M)の中で等しいもの

が存在する場合，ユニタリ行列Ψ を一意に求めることはできなくなる．そこで，行列A

として，適当な行列の組 {N1, . . . ,Nr, . . . ,NR}をとってQy′(Nr)を計算し，Qy′(Nr)を同
時対角化するようなユニタリ行列Ψ を求める方法が考えられる．同時対角化とは，いく

つかの行列の集合Qy′(Nr)をユニタリ行列Ψ を用いて，それぞれの行列ΨHQy′(Nr)Ψ を
同時に対角行列に近づけていく方法である．同時対角化の程度は次式のように，それぞれ

の行列ΨHQy′(Nr)Ψ の対角要素の 2乗和の合計によって測られる．

C(Ψ , {Qy′(Nr)}) =
R∑

r=1

∣∣∣∣diag
[
ΨHQy′(Nr)Ψ

]∣∣∣∣2 (B.4)

ここで，
∣∣∣diag[B]

∣∣∣は行列Bの対角要素からなるベクトルのノルムを表す．
最後に，行列の組 {N1, . . . ,Nr, . . . ,NR}の選択方法であるが，自然な選択は次式で表わ
されるキュムラント行列の固有行列Crである．

Qy′(Cr) = λrCr tr[CrCs] = δ(r, s) 1 ≤ r, s ≤ M (B.5)

ただし，C1, . . . ,CM は固有行列，λ1, . . . , λM は固有行列C1, . . . ,CM に対する固有値であ

り，δ(r, s)は r = sのときのみ 1をとり，r, sがそれ以外のときは 0をとる関数である．こ
のとき，固有行列Crはキュムラント行列と同じ空間を張るから，その意味でキュムラン

ト行列に関するすべての情報をもつ，ちょうどM個の行列の集合が得られる．よって，文

献 [37]で提案されている手法の一つとして，4次のキュムラントで定義されるキュムラン
ト行列を固有行列展開しておき，固有値の大きいものから適当な数だけの固有値行列を

{Nr}として使う手法があり，次に示す JADEのアルゴリズムを適用する．

B.3 JADEアルゴリズム
最後に JADEの推定アルゴリズムを示す．
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am[k]

−1

1

k k + 1 k + 2k − 1k − 2

χm[k] χm 
i > k

χm 
i < k

・・・・・・

図 C.1: バイナリシステムのトレリス構造の例

1. 入力信号 y[k]のサンプル値から共分散行列Σyを求め，白色化行列W を得る．

2. 白色化された信号 y′[k] =Wy[k]のサンプル値から 4次キュムラントを計算し，固
有行列を用いた集合 {λrCr|1 ≤ r ≤ M}を求める．

3. 任意のユニタリ行列Ψ を用いて，集合Ne = {λrCr|1 ≤ r ≤ M}を同時対角化する．

4. Hの推定値 Ĥ =W †Ψ を得る．ただし，W †はW の擬似逆行列である．

手順 1のW は，2次統計量であるΣy の固有値分解で与えられる．雑音は白色なので，

雑音の分散の推定値 σ̂2 はΣy の固有値の小さい方から N − M 個の平均値である．よっ

て，Σyの固有値の大きい方からM個を µ2
1, . . . , µ

2
Mとし，その固有ベクトルをh1, . . . ,hM

とすると，白色化行列はW =
[
(µ2

1 − σ̂2)−1/2h1, . . . , (µ2
M − σ̂2)−1/2hM

]H
となる．手順 3で

は，1つの行列に対するヤコビ法 [9]を複数行列へ拡張することによって実装する．手
順 4では，W の擬似逆行列を計算する必要はなく，Σy の固有値分解の結果を用いて，

W † =
[
(µ2

1 − σ̂2)1/2h1, . . . , (µ2
M − σ̂2)1/2hM

]H
となる．

C Log-MAPアルゴリズム
am[k]に対する事後 LLR αm[k]は，ICA出力χmが得られたとき，am[k]が 1である確率
と am[k]が −1である確率の比として，次式で与えられる．

αm[k] = ln
Pr [am[k] = 1|χm]

Pr [am[k] = −1|χm]]
(C.1)
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ベイスの定理 Pr[am[k],χm] = Pr[am[k]|χm]Pr[χm]を用いると，式 (C.1)は次式で書き直
すことができる．

αm[k] = ln
Pr [am[k] = 1,χm] /Pr[χm]

Pr [am[k] = −1,χm] /Pr[χm]

= ln
Pr [am[k] = 1,χm]

Pr [am[k] = −1,χm]
(C.2)

トレリスの状態が Ntreであるバイナリシステムには，am[k] = 1と am[k] = −1のそれぞれ
に対して Ntreずつの遷移があり，それらは互いに排他的である．したがって，am[k]が送
信された確率はトレリスの遷移のうち am[k]の値に対応する Ntre個の遷移確率の和として

表すことができる．よって，式 (C.2)は次式で表すことができる．

αm[k] = ln


∑

(s̀,s)⇒am[k]=1

Pr[s̀, s,χm]∑
(s̀,s)⇒am[k]=−1

Pr[s̀, s,χm]

 (C.3)

ここで，(s̀, s)⇒ am[k] = 1は am[k] = 1に起因する状態 s̀から sへの遷移の集合で，(s̀, s)⇒
am[k] = −1は am[k] = −1に起因する状態 s̀から sへの遷移の集合である．図 C.1にトレリ
スのそれぞれのステージ kで Ntre個の状態をもつバイナリシステムの例を示す．バイナリ

システムなので，それぞれの状態から出発する遷移は 2つあり，am[k] = 1に起因する遷
移は Ntre = 4個あり，それぞれの遷移は集合 (s̀, s) ⇒ am[k] = 1に属する．am[k] = −1の
場合も同様に Ntre = 4個の遷移があり，それぞれの遷移は集合 (s̀, s) ⇒ am[k] = −1に属す
る．以降では，図 C.1にある Pr[χi<k

m , s̀],Pr[χi>k
m |s̀],Pr[χm[k], s|s̀]を用いた別の表現の仕方に

ついて説明する．

χmを χi<k
m , χm[k],χi>k

m に分割し，ベイズの定理を用いると，式 (C.3)は次式で書き直す
ことができる．

αm[k] = ln


∑

(s̀,s)⇒am[k]=1

Pr[χi<k
m , s̀] · Pr[χm[k], s|s̀] · Pr[χi>k

m |s]∑
(s̀,s)⇒am[k]=−1

Pr[χi<k
m , s̀] · Pr[χm[k], s|s̀] · Pr[χi>k

m |s]

 (C.4)

このとき，Pr[χi<k
m , s̀]および Pr[χi>k

m |s]はそれぞれ次式で与えられる．

Pr[χi<k
m , s̀] =

∑
alls̀

Pr[χm[k], s|s̀]Pr[χi<k−1
m , s̀] (C.5)

Pr[χi>k
m |s] =

∑
alls̀

Pr[χi>k+1
m |s]Pr[χm[k], s|s̀] (C.6)

よって，式 (C.5)と式 (C.6)は再帰的に求めることができる．
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Log-MAPアルゴリズムでは自然対数 ln(·)を用いることによって式 (C.5)と式 (C.6)の計
算を簡単に行うことができる．すなわち，対数ドメインでの計算は次式で与えられる．

ln Pr[χi<k
m , s̀] = ln

∑
alls̀

exp
[
ln Pr[χm[k], s|s̀] + ln Pr[χi<k−1

m , s̀]
] (C.7)

ln Pr[χi>k
m |s] = ln

∑
alls̀

exp
[
ln Pr[χi>k+1

m |s] + ln Pr[χm[k], s|s̀]
] (C.8)

Log-MAPアルゴリズムではすべての k, s̀, sに対して ln Pr[χm[k], s|s̀]を得ることができれ
ば，式 (C.7)と式 (C.8)を用いて事後 LLRを計算することができる．

ln Pr[χm[k], s|s̀]は次式のように書き直すことができる．

ln Pr[χm[k], s|s̀] = ln Pr[χm[k]|s̀, s]Pr[s|s̀] (C.9)

ここで，χm[k]は連続値であるため，Pr[χm[k]|s̀, s] ≈ p(χm[k]|s̀, s)∆χとすることができるが，
∆χは微小量かつ定数とみなせるので，実際に ln Pr[χm[k], s|s̀]の計算に必要なのは確率密度
関数 p(χm[k]|s̀, s)である．GFSK復調器で求めている遷移確率は p(χm[k]|s̀, s)に相当するも
のであり，提案手法である遅延検波に基づくMAP検出において，式 (3.24)が p(χm[k]|s̀, s)
に相当する．
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