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内容梗概

本論文は，筆者か株式会社東芝研究開発センター在職中および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移動通信におけるスマートアンテナに関する研究成果をまとめ

たものであり，以下に示す 7 章より構成されている.

第 1 章は序論であり，本研究の背景となる研究分野に関して現状と問題点を述べ，本研究の位置
付けを明らかにする.

第 2 章では，陸上移動通信において考慮すべき広帯域無線伝搬路の特徴を述べ，特に高品質

な情報伝送の妨げとなる現象を明らかにする.また，広帯域無線伝搬路を経由して高品質な情報

伝送を実現する手段として，複数のアンテナを用いた適応信号処理であるスマートアンテナ技術

と，本論文において，スマートアンテナの具体的適用対象としている直交周波数分割多重 (OFDM，

Orthogonal Frequency Division Multiplexing) 方式を述べることで，本論文が対象とする課題の意義

を明確化する.

第 3 章では，時分割多元接続 (TDMA， Time Division Multiple Access) システムにおける周波数

リソースの有効活用のために，マルチビーム型アダプティプアレーとパスダイパーシチを組み合

わせた時空間等化を行う基地局用スマートアンテナを提案する.また，計算機シミュレーション

により，指向性アンテナを，その指向性パターンが互いに重複するように円形配列することで，提

案方式は性能改善と演算量低減の観点、から有効であることを明らかにする.さらに，同受信機構

成を利用した送信用スマートアンテナの提案を行い，提案方式が，特に，伝搬路の可逆性が成立

しない周波数分割複信 (FDD， Frequency Division Duplex) システム用として有効で、あることを明ら

かにする.

第 4 章では，第 3 章で提案したスマートアンテナの具体的な適用システムとして PHS(Personal

Handy-phone System) を想定し，様々なアンテナパラメータ，伝搬路モデルを適用したときの伝送

特性を計算機シミュレーションにより明らかにする.また，実伝搬環境での動作を確認するため

に，同一チャネル干渉除去型スマートアンテナ受信装置を開発し，アンテナ素子として無指向性

アンテナと指向性アンテナを用いた場合の特性比較も含めて実証実験を行い，提案方式の有効性

を実験的に明らかにする.

第 5 章では， OFDM を用いた無線アクセスシステムにおける端末局へのスマートアンテナの適

用を想定し，同一チャネル干渉波が存在する状況下において 3 種類のスマートアンテナを提案す

る.まず，構成の簡易さを重視する視点から，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナにお

いて信号対干渉電力比 (SIR) に基づいた p児ーFFT型選択ダイパーシチを提案し，簡易な構成で干渉

波耐性の向上に有効であることを明らかにする.次に，構成の簡易さにはある程度の配慮をしつ

つも，受信特性をより重視する視点から，複数のサブキャリアをグループ化し， FFT 後にアレー

処理を行う post干FT型アダプティブアレ一方式を提案し，演算量の低減を図りつつ，同一チャネ

ル干渉を効果的に除去できることを明らかにする.さらに，信号帯域の一部に他のシステムから

の干渉が存在する場合の干渉波抑圧方式として，サプキャリア毎に異なるダイパーシチ合成アル

ゴリズムを適用する受信方式を提案し，その有効性を明らかにする.

第 6 章では，圏内の地上デジタル放送の移動受信時において受信感度を改善するための方式と

して， FFT 前に複数の固有ビームを形成・選択し， FFT 後に最大比合成ダイパーシチを行う方式

を提案する.また，計算機シミュレーシヨンにより，干渉波が存在しないシステムにおいては，従
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来の post-FFT 型スマートアンテナに比べてより小規模の回路でほぼ同等の性能を達成できること

を明らかにする.

第 7 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1章

序論

近年，陸上移動無線通信の発展は著しく，全世界の加入者数は， 1997 年に 3 億， 2005 年には 13

億に達し， 2010 年には 17 億になると予測されている [1]. マイクロ波帯，準マイクロ波帯におけ

る無線通信のデータ伝送容量は， 10 年前には 32kbps 程度の音声が主流であったが，現在は第三世

代セルラー携帯電話，無線 LAN(Local Area Network)，地上デジタル放送などのサービスの登場

によって高速化がすすみ，扱うメディアもデータ，静止画，動画，ハイビジョンと多様かっ大容量

となってきた.現在，実用レベルで 30Mbps 程度の伝送速度が実現され，研究レベルでは高速移動

時に最高 100Mbps，低速移動時に 1Gbps のスルーフ。ットをもっデータ通信の実現に向けて検討が

すすめられている.

このような高速かつ高品質な伝送のためには， 1 ユーザに割り当てられる信号帯域の広帯域化は

必須条件である.しかし，移動通信に適する周波数帯はすでに逼迫しつつあり，またデバイスの入

手性，端末コストなどを考慮すると，極端な広帯域化は好ましくなく，変調方式や多元接続方式

を工夫して周波数利用効率を向上させる技術が期待されている.一方，無線通信の利用シーンも

多様化し，ユーザのニーズとして屋内外，移動/静止状態を問わず情報を送受信することができ

るユピキタスネットワークの実現が期待される.この場合，特に陸上移動通信特有の無線伝搬路

の影響によって生じる，マルチパス遅延波，フェージング変動，同一チャネル干渉など通信品質

を劣化させる様々な現象に柔軟に対処できる方式の開発が不可欠である.このように，周波数有

効利用の一手段として，一つの割り当てチャネル帯域あたりの加入者容量を向上させる方法，送

信信号の効率的な多重方法や，それらが互いに干渉しでも通信品質を劣化させないようなロバス

トな受信機が要求される. したがって，広帯域化，周波数利用高効率化，伝搬路歪耐性の強化は

今後の無線伝送の重要課題といえる [1]-[3].

上記の要求条件を満たす陸上移動通信システムを実現する場合，複数のアンテナを利用した空

間領域の信号処理技術が有効であることが知られている [4]-[24]. 一般に， SNR(信号対雑音電力

比)を改善するために，アンテナを切り替えたり，各アンテナ素子の受信信号を重み付け合成する

ものをダイパーシチと呼び，所望波をとりこみ不要波を除去する目的でアンテナの指向性を電波環

境に適応して制御するものをアダプティブアレーと呼ぶが，本論文ではこれらを総括してスマー

トアンテナと定義する.

例えば，周波数利用効率向上に関して，指向性をもっビームを形成することによって既存の基地

局において加入者容量を増大させることができる.基地局にセクタアンテナを用いた場合，従来の

ほぼ円形のサービスエリア内を複数の小さなエリアに空間的に分割することと等価であり，基地局

1 
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聞の同一チャネル干渉量を無視で、きるとすると，およそセクタ数倍の容量増加が見込める [25， 26].

そして，さらなる空間の効率的利用を考えると，サービスエリア内に存在する複数の端末局に

対して，互いに信号が干渉し合わないように空間的に直交するマルチビームを形成し，これを動

的に割り当てることによって，端末局の個々の位置やトラフィック分布に依存した徽密なチャネル

再利用が可能となる.効果的なビーム形成技術のーっとしてアダプティプアレーがあり，同一方

向を除く任意の方向に存在する干渉局に対して，積極的に受信信号を除去し，また送信時に干渉

局方向に指向性のヌルを向けることができる.このアダプティプアレーを応用すると，ビーム指

向性による空間分割多重化，すなわち空間的に離れた場所にいる複数のユーザに同ーチャネルを

割り当てる SDMA(Space Division Multiple Access: 空間分割多元接続)が実現できる [27]-[31]. 基

地局において，伝搬路の見通しが確保できない場合でも，送受信信号の到来，放射する方向がわ

かれば同様な指向性制御が可能である.

アダプティプアレーの機能を大別すると， (1)所望波の到来方向に対する利得を高くするビーム

フォーミン欠 (2) 遅延波や同ーチャネル干渉波などの不要波の方向に対する利得を低くするヌルス

テアリング;に分けられる.これを実現するために，受信信号に関するなんらかの情報を基に各ア

ンテナ素子で受信した信号にかける位相と振幅の重み係数(ウェイト)を決定し，適応的にアレー

アンテナの指向性を制御する.ウェイトの決定方法は適応等化器と同様，様々なアルゴリズムが存

在し，システムの機能・性能をほぼ決定する.さらに，この重み付け合成をアナログ回路によって

構成する ABF(Analog Beamformer) とデジタル信号処理で実現する DBF(Digital Beamformer) に

大別される.

近年盛んに研究されている DBF は，信号処理の精度やアルゴリズムのフレキシピリティなどの

点、で有利な反面，実現するために，複数系統のアンテナ，高周波回路， AfD (Analog-to-Digital) 変
換器，デジタル信号処理回路が必要となり，必然的に部品点数や消費電力，回路規模が大きくなっ

てしまう.その結果， DBF装置は高品質、大容量化を容易に実現できる代償として，大規模でコ

スト高となる.実際，この問題のために，スマートアンテナは，軍事用として成功してきたフェー

ズドアレーを除くと，民生用途で製品化した例は非常に少ない.したがって， DBF スマートアン

テナの実現化のためには，コストや回路規模を低減することが最重要課題である [32]-[34].

そこで，本論文では，様々な無線システムに対して，コストや回路規模の低減を意識した DBF

スマートアンテナを提案し，その有効性を明らかにすることを目的とする.スマートアンテナは

基地局，端末局のいずれにも適用できる技術でもあるが，システムの使用形態や変調方式などの

仕様によって最適な構成が異なる.本論文では，特にマイクロセル環境の通信システムの基地局

向けと，近年実用化がすすむ OFDM(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [35]ー [39] を用い

た通信システムの端末局向けの両分野について検討する.

まず，本研究では， TDMA (Time Division Multiple Access) を用いた移動通信システムを前提条

件とし，通信品質とシステム容量を改善するための基地局用スマートアンテナを提案する.陸上

移動通信における高速通信の需要への対策やユーザ収容能力増加のための周波数有効利用技術と

して，基地局において同一チャネル干渉抑圧と遅延波合成を兼ね備えた適応制御が検討されてい

る.本論文では，基地局での適応信号処理として，指向性アンテナ素子をその指向性が互いに重

複するように円形配列し，互いにメインロープ方向の異なる複数の指向性アンテナ素子から，各
遅延波の受信状態によって一部の素子を選択してアダプティプアレー処理を行い，遅延波ごとに
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得られる各アダプティブアレー出力を時間領域においてパスダイパーシチ合成する方式を提案す

る.本方式では，各指向性アンテナ素子の遅延プロファイルをもとに最適な素子を選択してアダ

プティブアレー処理を行うことにより，少ない演算量で各遅延波ごとに最適な指向性を形成し，非

希望波を抑圧することができる.計算機シミュレーションの結果，従来の無指向性アンテナ素子

によるアダプティプアレーを用いた方式に比べて，良好なピット誤り率 (BER， Bit Error Rate) 特性

が得られた.また最小平均 2 乗誤差アルゴリズムに基づ、いたパスダイパーシチ合成により，遅延

波が直接波と同一方向から到来する場合でも，良好な BER特性が得られることを確認した.

さらに，受信機と同様の構成を利用した送信用スマートアンテナを提案する.提案方式では，ア

ンテナ素子の指向性と各アンテナでの受信時の遅延プロファイルを利用して，所望信号の到来方

向範囲を推定した後，その範囲内で到来波の簡易なピーク探索を行う 2段階の到来方向推定処理

を行う.その結果に基づいて，送信ウェイトおよび送信アンテナ素子を決定し，所望の送信ビー

ムを形成する.本方式は特に伝搬路の可逆性が成立しない FDD (Frequency Division Duplex) シス

テム用として有効である.

実在の通信システムにスマートアンテナを適用した場合に，既定のシステム諸元による拘束条

件の影響を含めた評価を行うことは重要である.そこで具体的なアプリケーションとして， PHS 

(Personal Handy-phone System) にアダプテ子プアレーを適用したときのアレー構造，アンテナ素子

特性などのアンテナパラメータや，伝搬路モデルを考慮したときの伝送特性への影響を明らかに

する.次に，シミュレーション結果の妥当性を確認することを目的として，アダプティプアレー

受信装置を開発し，実伝搬環境での伝送特性を示す.同装置は 4 本のアンテナを用い，受信信号

を準同期検波した後， AfD 変換後の処理を DSP (Digital Signal Processor) によって適応信号処理が

できる構成をとる.さらに，同装置のアレーアンテナ部に指向性アンテナを円形配置した場合の

特性について評価を行い，その有効性を確認する.

近年，無線 LANやデジタル放送などの規格で採用されている OFDM方式は，高い伝送レート

を実現でき，かつマルチパスに対してロバストであるため，次世代のセルラー通信方式や無線ア

クセス方式などへの適用も検討されている.このような状況の下， OFDM システムにスマートア

ンテナを適用した場合の特性を，干渉波の有無によるアレーアンテナアーキテクチャやアルゴリ

ズムの最適化，回路規模とアルゴリズム性能のトレードオフなども含めて総合的に検討・評価す

ることは非常に重要である.そこで，本研究では， OFDM システムの端末局において受信品質を

改善するために，回路規模の低減を意識したスマートアンテナを提案する.特に，同一チャネル

干渉が存在する場合とそうでない場合について，それぞれ異なる受信機アーキテクチャを提案し，

その有効性を明らかにする.

本研究では，日欧米で類似の仕様となっている 5GHz帯無線LAN あるいは無線アクセス方式に
準拠したシステムモデ、ルに対し，周波数利用効率を高めるために同一周波数チャネルに複数ユー

ザが割り当てられる環境，すなわち同ーチャネル干渉波が存在する環境下において 3 種類のスマー

トアンテナを提案する.一つは，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナを用いた構成を
もち， SIR (信号対干渉電力比)を規範にした選択ダイパーシチである.提案方式は簡易なハード

ウェア構成で干渉波に対する耐性を向上させる効果がある.第 2 の方式として， FFT (Fast Fourier 

Transform) 後に複数のサプキャリアをグループ化してアダプティプアレー処理を行うサプキャリ

アクラスタリングを提案する.提案方式はグループ化によって同一チャネル干渉を効果的に除去
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第 1章序論

しつつ，演算量の低減を図ることができる.シミュレーション評価により，本方式の特徴である

周波数選択性フェージングの相関帯域幅とクラスタ化サプキャリア数の関係を明らかにする.ま

た， OFDM用干渉除去型スマートアンテナとして pre-FFT 型， post-FFT 型を定義し，それらに対

する提案方式の性能と回路規模について比較検討を行う.さらに，信号帯域内に干渉波が部分的

に存在する場合，このような干渉波を抑圧するために，サブキャリア毎に異なる適応アルゴリズ

ムを適用した受信方式を提案する.提案方式は，各サプキャリアの EVM(E汀orVector Magnitude) 

を観測し， しきい値判定に基づき最大比合成か干渉抑圧合成を選択することで，ダイパーシチ利

得を効率的に最大イじすることができる.

一方，同一チャネル干渉が存在しない環境においても，厳しいマルチパスによって劣化する無

線LAN システムの受信感度やスループットを改善するためにスマートアンテナを適用する研究が

数多く行われいる [40]-[43].

干渉がない環境で運用される OFDM システムの代表例が， 6MHz の信号帯域で 5000 本以上の

サプキャリアを使ってハイビジョン画像を受信できる地上デジタル放送システムであり， 2003 年

からサービスが開始されている. 2006 年末には全国展開が完了し，最終的には現行のアナログ放

送は 2011 年に停波するため，すべてのテレビチャネルはデジタル放送に切り替わることになる.

それに伴い，カーナピ等で標準装備されているテレビチューナーもデジタル放送の受信が必須と

なるため，近年，地上デジタル放送の移動受信の研究が盛んに行われている.しかしながら，シャ

ドーイングやマルチパスフェージングの影響により，サービスエリア内の受信レベルが著しく小

さくなる場所が多発するという問題がある.

そこで，干渉が存在しない環境下で受信感度の向上を目的として， FFT 前で複数の国有ビーム

を形成・選択し， FFT後に最大比合成ダイパーシチを行うスマートアンテナを提案する.提案方

式は，上記で定義した OFDM用スマートアンテナに対して hybrid干FT 型の分類に属し， FFT後

の回路規模を大幅に低減するために， FFT 前にて整合フィルタで遅延広がりを抑え，さらにアン

テナ間空間相関行列から複数の固有ベクトルビームを張ることを特徴とする.これにより従来の

post-FFT スマートアンテナとほぼ同じ性能を小さい回路規模で達成できることを明らかにする.

以上，本研究では，広帯域移動通信システムの高品質化，大容量化の実現に向けて，様々なシ

ステムの基地局および端末局に適したスマートアンテナ方式を提案し，その有効性を明らかにし

ている

第 2 章では，広帯域陸上移動通信における伝搬路の特徴である周波数選択性フェージングにつ

いて述べ，このようなフェージング環境下において高速伝送を実現する一手法として OFDM方式

を解説する.一方，同様な伝搬路環境下において周波数利用効率を向上させる一手段として，ス

マートアンテナ技術を取り上ばその動作メカニズムを解明するとともに本論文が対象とする課

題の意義を明確化する.

第 3 章では，周波数リソースの有効活用のために， TDMA システムにおいて時空間等化を行う

基地局用スマートアンテナを提案する.提案方式は，マルチビーム型アダプティプアレーとパス
ダイパーシチを組み合わせたものであり，指向性アンテナをその指向性パターンが互いに重複す
るように円形配列することで演算量を低減することを特徴とした受信方式である.さらに，同受

信機構成を利用した送信用スマートアンテナの提案を行い，提案方式が，特に，伝搬路の可逆性
が成立しない FDD システム用として有効であることを明らかにする.
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第 4 章では，第 3 章で提案したスマートアンテナの具体的な適用システムとして PHS を想定し，
様々なアンテナパラメータ，伝搬路モデ、ルを適用したときの伝送特性を計算機シミュレーション

により明らかにする.また，実伝搬環境での動作を確認するために，同一チャネル干渉除去型ス

マートアンテナ受信装置を開発し，ハードウェアによる実証実験により，アンテナ素子として，無

指向性アンテナと指向性アンテナを用いた場合の特性比較も含めて検討し，提案方式の有効性を
実験的に明らかにする.

第 5 章では， OFDM を用いた無線アクセスシステムの端末局への適用を想定し，同一チャネル

干渉波が存在する状況下において 3 種類のスマートアンテナを提案する.OFDM用干渉除去型ス
マートアンテナは，構成の容易さと性能改善度の観点、から大きく pre-FFT 型， post-FFT 型と分類

され，各タイプの提案方式を検討する.まず，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナに
おいて SIR に基づいた pre-FFT 型選択ダイパーシチを提案し，簡易な構成で干渉波耐性の向上に

有効で、あることを明らかにする.次に，複数のサプキャリアをグループ化し， F町、後にアレー処

理を行う post-FFT 型アダプティプアレ一方式を提案し，演算量の低減を図りつつ，同一チャネル

干渉を効果的に除去できることを明らかにする.さらに，信号帯域の一部に他のシステムからの

干渉波が害在する場合の干渉抑圧方式として，サブキャリア毎に異なるダイパーシチ合成アルゴ

リズムを適用する受信方式を提案し，その有効性を確認する.

第 6 章では，圏内の地上デジタル放送の移動受信時における問題について述べ，受信感度を改

善するための方式として， F町前で複数の固有ビームを形成・選択し， F円後に最大比合成ダイ

ノTーシチを行う方式を提案する.干渉波が存在しないシステムにおいては，従来の post-FFT 型ス

マートアンテナに比べてより小さい回路規模でほぼ同等の性能を達成できることを明らかにする.

第 7 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.

第2章広帯域陸上移動通信に向けた諸技術

基地局向け l | l 端末局向け
第3章 TDMAシステム用

時空間等化スマートアンテナ

第4章 PHS用干渉除去

スマートアンテナ

第5章同一チャネル干渉波存

在下におけるOFDMシステム用

スマートアンテナ

第6章同一チャネル干渉波が
存在しない場合のOFDMシステ

ム用スマートアンテナ
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第2章

広帯域陸上移動通信のための諸技術

2.1 緒言

陸上移動通信では，端末の移動に伴う伝搬路変動のみならず，広帯域な信号がマルチパス伝搬路

において生じる遅延波が受信信号に与える影響を無視できなくなることから，周波数選択性フェー

ジングによる伝送品質の劣化に対する耐遅延波対策技術が必要不可欠となる.また，同一周波数

チャネルにおける妨害・干渉の回避も重要である.

本章では，無線通信システムの伝搬路特性の特徴を述べた後，デジタル移動通信において，遅

延波や干渉波に対して耐性を高めつつ，高品質の情報伝送を実現する一手段として，スマートア

ンテナ技術について述べる.さらに本論文において，スマートアンテナを適用する具体的なシス

テムで採用されている OFDM方式について検討する.

2.2 無線通信システムの伝搬路特性

2.2.1 多重フェージング伝搬路

ここでは，携帯電話や自動車電話など，屋外でかつ広域な受信エリアを想定したセルラ一環境

における，陸上移動伝搬特性について述べる.一般に陸上移動伝搬では，図 2.1 に示すように，送

信電波は地形，地物やアンテナ高により発生する反射，回折，散乱の影響を受けて複数の経路を

通った電波(マルチパス)との干渉が生じ，その結果，受信機が受ける電界強度が大きく変動す

る.その特性は「長区間変動特性J r短区間変動特性J r瞬時値変動特性」の 3 つに分類できる [24] ，

以下にその特徴を述べる.

(1) 長区間変動特性

短区間中央値の変動値に対してさらに中央値を求めた値を「長区間中央値」と呼び，送信点か

ら km のオーダーで長区間中央値をプロットすると伝搬損距離特性が得られる.この距離特性は

奥村カープ (Okumra's prediction curves) によってモデル化されており，特性に影響を与えるもの

として「地形依害性J r地物依存性J r(基地局・移動局の)アンテナ高依存性」の三要素を考慮し

ている.奥村カーブの簡易式は
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第 2章広帯域陸上移動通信のための諸技術

回折波

図 2.1: マルチパス伝搬路

Xm(dB) = 101oglO(A . r一α) (2.1) 

と表される.これは準平滑地の市街地をベースにモデル化された式であり，利用時には，地形・地

物で分類された典型的な伝搬環境モデ、ルを想定し，パラメータを設定するものである.ここで， r 

は距離を示し，係数A は周波数，基地局アンテナ高，移動局アンテナ高に依存した係数で， α の

値は市街地でおよそ 3'""'4 である.また， A や α を適宜算出するのではなしそれらを決定するパ

ラメータから直接伝搬損を求めることのできるように定式化したのが「秦式」であり，伝搬損の

算出においては，通常，「秦式」が多く用いられる.

(2) 短区間変動特性

数十波長の区間にわたり瞬時変動の中央値を求めた値を「短区間中央値」と呼び，その中央値

を数十個の短区間にわたって求めると短区間中央値の変動が得られる. これは伝搬路中に存在す

る地物の影響を受けたもので，送信点から距離のほぼ等しい区間に対してこれら短区間中央値の

分布をとると，受信電力の対数値が正規分布する(対数正規分布: log-normal distribution) などの

性質をもっ.そのため対数正規シャドウィング (Log-Normal Shadowing) とも呼ばれる.

p(X) =_1戸 exp~ -よ(X 一 Xm)2~
σ v2ii ~l2σん)

(2.2) 

平均信号電力 σ2 は地物や周波数により変動するが，市街地や郊外地の半径 2km， 100MHz から

2GHz のキャリア周波数の範囲ではおよそ 6'""'8dB である.X は短区間中央値レベル (dB)， Xm は
長区間平均値を表す.
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2.2. 無線通信システムの伝搬路特性

(3) 瞬時値変動特性

移動局の速度
v [m1s] 

移動局

到来波 (n番目)

図 2ム移動局の進行方向と到来波との関係

基地局から送信された電波がある移動局に到達する聞に，移動局周辺の地物による反射，回折，

散乱によってマルチパスを形成する.このとき，複数のパスそれぞれに経路長が異なるために移

動局に到達する時間が異なり，移動局では多数の遅延波の重ね合わせを受信する状態となる.そ

の結果，場所に依存した定在波性の電界分布が形成され，その中を移動局が通過するため，その

移動速度に応じて比較的に短い周期で受信電波の振幅と位相がダイナミックに変動することが知

られている.これを「瞬時値変動」あるいは「フェージング」と呼ぶ.さらに，移動局は連続的

に移動しうるため，「ドップラーシフト (Doppler Shift)J と呼ばれる周波数シフトの影響も受ける.

図 2.2 より，ドップラー効果によって，第 n番目の到来波はん cosOn [Hz] だけ搬送波(キャリア)周

波数がシフトし，移動局の進行方向からの到来波がドップラーシフトの最大値ん [Hz] を，また移

動局の真後ろからの到来波が最小値 -fd [Hz] をもつことになる.ここで，

f vvf 
i = ー=一二 (2.3) 
λc 

で与えられ， v は移動速度， λ はキャリアの波長， fc はキャリア周波数， c は光の速度を表す.
このように，移動局は通常さまざまな地物に固まれている(基地局との聞に様々な妨害物があ

る)環境を移動しているため，周囲のあらゆる方向から遅延波を受信すると仮定するのが一般で，
実際に電波の振幅変動幅は 20dB 以上，また周波数の変動幅も 100Hz 程度にまで及ぶ.なお，こ
のような場所依存性の受信強度変動は屋内で利用する無線LAN においても起こりえる.

ここで，複素表示で表された送信信号

s(t) = A(t) exp (jゆ(t)) exp (j2π兵t) (2.4) 

を考える . A(t) は振幅変調成分，ゆ(のは位相変調成分である.
移動局の周辺には多数の反射物体が存在するため，図 2.2 のように m個の到来波が移動局にお

いて受信されるものとする.このとき，受信信号 u(t) は

u(t) = L: RiS(t -Ti) 叫(j2幼tcosOi + Jαi) 

= I RiA(t -Ti) 叫(jゆ(t - η))叫 (j2ψ) 吋j2rrfdtcos (}i)叫(ja/) (2.5) 
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α{=αi -27rfcT (2.6) 

と表現できる.ここで， Ri は i 番目の到来波の振幅， Ti は遅延時間， θi は移動局の進行方向に対

する到来角度，そして町は初期位相を表す.

式 (2.5) で，表されるフェージング変動の性質は，変調成分 A(の，ゆ(t) の変動速度と遅延時間 Ti

との関係によって異なってくる.すなわち，

-各到来波遅延時間 Ti が振幅変調成分A(t)， 位相変調成分。(t) の変動速度に比べて十分小さい

とき・・・一様フェージング (Flat fading) 

・各到来波遅延時間 Ti が振幅変調成分A(t) ， 位相変調成分。(t) の変動速度に比べて無視できな

いほど大きいとき・・・周波数選択性フェージング (Frequency selective fading) 

と分類される.以下に各場合におけるフェージングの性質について述べる.

一様フヱージ、ンク、

遅延波の到来遅延時間差が情報シンボル周期に対して十分小さい場合に一様フェージングが生じ

る.セルラー環境では異なるパスを伝搬してきた多数の到来波が受信され，その受信波は大数の法

則から導かれるように複素ガウス過程に従う性質をもっ.それゆえ，受信波の位相変動の確率分布

が一様分布で与えられるのに対し，振幅変動の確率密度分布はレイリー分布 (Rayleigh distribution) 

に従うことから，「レイリーフェージング」とも呼ばれ，以下の式に従う.

p(r) = ~exp(-兵) ~n 
σ“ \ L，σっ

ここで， r は受信信号の包絡線， σ2 は平均信号電力を表す.

一方，送信機と受信機の閣に直接到来するパスがある場合(見通し内伝搬， LOS: Line Of Sight) 

は，強い直接波が存在するため，前述のレイリー分布ではもはやなし受信信号振幅は，安定し

た定常波(直接波)とレイリ一分布に従う変動波の合成としてモデ、ル化で、きる.これを「ライス

フェージング」と呼び，その確率密度分布は以下のライス分布(Rician Distribution) に従う.

P作会保P(剖ん(三) (2.8) 

ここで，ん(・)は第 1 種零次の変形ベッセル関数で， s は直接到来するパスの振幅である.

このような，フェージング変動の存在する伝搬路状況の時間的な特徴として，瞬時受信信号レベ

ルが非常に高いときには，かなりの電力マージンを有していることが挙げられる.一方で，瞬時

受信信号レベルが大きく落ち込む区間は，時間率で見れば僅かであるが，この区間においてパー

スト誤りが発生するため，一般にフェージング環境下における伝送特性は，このパースト誤りの

影響を大きく受けて劣化する.
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2.2. 無線通信システムの伝搬路特性

周波数選択性フヱージ、ンク、

一般的に，無線伝搬路は上述の一様フェージングによる時間的な受信信号変動だけでなく，遅

延時聞がシンボ、ル周期に比べて比較的大きい場合，図 2.3に示すように信号帯域内に周波数選択性

の振幅・位相変動が発生し，これにより信号が著しく歪む.このフェージング現象を周波数選択

性フェージングと呼ぶ.この場合，受信信号は帯域内で異なったフェージングを受け，軽減困難

誤りの要因となるため，何らかの対策を用いる必要がある.時間波形の観点、からすると，遅延波

によって，処理対象のシンボル内に前シンボルが遅延した成分が干渉として混入することを意味

し， これをシンボル間干渉 (ISI， Inter-Symbol Interference) と呼ぶ.

10 
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図 2.3: 無線伝搬路の時間，周波数変動

このとき，受信信号 u(t) は以下のように，送信信号 s(t) と伝達関数 h(r; t) との畳み込み積分で

得られる.

州=に h(r; t)s(t 一拍 m 

h(r; t) = ヱ Ri怜一巾~Xp(jgi(t)) οm 

この複素関数 h(r; t) は時刻 t における各遅延時間の到来波の複素振幅を表しており，瞬時の複素遅
延プロファイルと呼ばれる.すなわち，送信信号 s(t) が伝達関数 h(γ; t) の伝送路によってフィル

タリングされることを示す.

周波数選択性フェージング環境下では，受信信号が受ける影響は複素遅延プロファイル h(r; t) 

と密接な関係がある.遅延プロファイルを解析する際の重要なパラメータとして，平均遅延時間
T および遅延広がり σrms がある.遅延プロファイル h(ri; t) の t= むにおけるプロファイルを hi(r)

とすると，子および σrms の値は hi(r) の時系列

{h1 (r), h2(r)， ・・・ ， hi(r) ， ・・" hn(r)} (2.11) 

11 
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から求めることが出来る.

一つの遅延プロファイル h(Ti; のに対し，平均電力遅延プロファイル Pav(T) を

hv(T)=; 土防i(T)!2 (2.12) 
.-i=l 

= ~C(η)δ(T -TZ) 

と定義する . C(TZ) は遅延時間 TZ におけるパス電力を表す.平均電力遅延プロファイルの標準偏差

である遅延広がり σrms は次式で与えられる [45].

σrms -
z'!:1 (Tz 一子)2C(TZ)

L:'!:1 C(TZ) 
(2.13) 

Z'i!1 TzC(TZ) 
子=・-: :../' :' (2.14) 

L:'!:1 C(TZ) 

通常，遅延広がりは室内伝搬においておよそ 20'"'-'250 nsec，屋外伝搬において 1'"'-'3μsec とされる.

実際の遅延プロファイルとして，欧州の標準化団体 ETSI で測定し定義されている伝搬路モデルの

一例を図 2.4に示す.このモデルは ETSI-B channel model [47] と呼ばれ，通信伝搬経路が見通し

外 (NLOS， Non-Line Of Sight) となる比較的大きなオフィスの典型的な伝搬路モデルである.最大

遅延時間は 730 nsec，遅延広がりは 100 nsec である.

一般に，デジタル伝送を行った場合のピット誤り率特性は複素遅延プロファイルに依害するが，

遅延波の遅延時間が 1 シンボル時間以内で、あり，かっ遅延広がりが 1 シンボル時間長の約 1/10 以

下の場合，ビット誤り率特性は遅延広がりのみに依存し，遅延プロファイルには依容しないこと

が報告されている [46].

2.2.2 アレーアンテナによる受信モデル

複数のアンテナを用いたシステムでは受信信号のアンテナ聞の相関を考慮する必要がある.特

に重要なパラメータとして，到来方向，アンテナ素子間隔，フェージング相関，角度広がりがあ
る [48].

図 2.5 に半波長間隔に並べられた 2素子のアンテナで受信したときの到来波モデルを示す. Xk は

到来波 Tx のアンテナ間の光路差を表しており，以下の式で表現される.

λ 
χk= 三 COSÐk

各アンテナで受信した信号の初期位相差は

α(1) _α(2) 2.πXk 
一k - ~k λ 

(2.15) 

(2.16) 

となる. ここで，イ)， d) はそれぞれアンテナ 1 と 2 で受信される到来波の初期位相を表す.
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図 2.5: 2 プランチ受信時の伝搬路を示す図

したがって，式 (2.16) を使って 2 番目のアンテナの伝搬路応答を生成することができる.つま

り，式 (2.10) の伝搬路応答に，アレー構成による位相回転を示すアレ一応答ベクトル倒的(t)) を導

入することによって K素子の各アンテナの伝搬路応答を以下の式で表すことができる.

h(T; t) = [hl (T; t), h2(T; t)， ・・・ ， hK(T; t)f 

= IRia(削減(T -Ti)叫(jgi(t))

a(θ'i(t)) = [exp(一jψi， l) ， exp(ーjψi，2)， ・・・， exp(一jψi，òf

(2.17) 

(2.18) 

13 



第 2章広帯域陸上移動通信のための諸技術

ψ仇似帥iバ山(οt) = 子ω (例θ吠的附(οω伽tの)
[仇x均i ， y苅刈iJはアレ一位置に依存する場所関数でで、ある [μ49列].

上記では 1 つの素波が到来するモデルを検討したが，複数の素波が到来する場合にそれぞれの

位相合成によってフェージングが発生する.多重到来波の角度広がりはその合成波のフェージン

グ相関と深い関係がある.例えば，各素波の到来する角度広がりが小さい場合，各素波の初期位

相変化 gi および光路差による位相変化 ψi に大きな差はなく，アンテナ聞のフェージング相関は 1

に近づく.一方，角度広がりが大きくなるにつれて，離れたアンテナで受信される複数の素波が

合成された信号の振幅/位相差が大きくなり，アンテナ聞のフェージング相関が 0 に近づく.角

度広がりは地形地物だけでなく基地局アンテナの高さにも依存するパラメータである.

伝搬路に角度広がりの概念を導入すると，異なるアンテナ聞のフェージング相関を一元的に表

現でき，ダイパーシチとアダプティプアレーが結び付けられる [50， 51]. 例えば，干渉除去のため

に最小平均自乗誤差 (MMSE， Minimum Mean Square Error) アルゴリズムを用いた最小 2 乗合成

ダイパーシチ受信と MMSE アダプティプアレーは等価であることが知られている [52]-[55].

多くの研究では角度広がりの影響を簡略化した以下の 2 つのモデルがよく用いられており，ダ

イパーシチやビームフォーマの性能評価に適している.

Diversity channel model 

アンテナ聞のフェージング相関を無相関とする.つまり角度広がりを 3600 としたときの解

析モデルである.ダイパーシチを評価する際に用いられる。この伝搬路モデルでは，各アン

テナでの受信位相差は，空間的な DOA情報とは一意に対応しないため，ヌル方向や指向性

パターンに意味はない

DOA channel model 

受信伝搬変動はアンテナ間で相関が 1 とする.つまり素波レベルで、の解析あるいは角度広が

りを 0。としたときの合成波を受信したときの解析モデ、ルで、ある.各素波が平面波として到

来するモデ、ルを仮定し，アンテナ間の距離がアレー配置に起因する位相変化を生ずる.ビー

ムフォーミングを評価する際に用いられる.この伝搬路モデ、ルは各到来素波の DOA によっ

て定義されるため， DOA に対してビームやヌルを形成するように制御するアダプティプア

レーでは，所望波と同じ DOA をもっ不要波を除去することができない.

ただし，上記の 2 つのモデルは極端な例であり，実際の伝搬路モデルはその中間の特性をもっ

と考えられる.

2.2.3 問ーチャネル干渉

屋外の無線通信では，通常一つの基地局がセルと呼ばれる通信可能エリアをもち，複数のセル

を面展開することで大きなサービスエリアをカバーしている. しかし周波数有効利用の観点から，

ある程度離れた別の基地局のセルで、も同じ周波数チャネルが用いられる.この場合，周辺の地形・

地物の影響で同じ周波数チャネルの信号が受信されることがある.これを同一チャネル干渉 (CCI，
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Co-Channellnterference) と呼ぶ.そもそも CCI は所望信号と全く独立な信号であるゆえ，周波数

選択性フェージングの有無にかかわらず所望信号を著しく劣化させる.

また，パケット交換を基礎とする無線LAN のように同じ周波数のチャネルを共有化し，キャリ

アセンスの結果，他の話者がいないと判断したときに自分の通信を行う方式 (CSMA， Carrier Sense 

Multiple Access) では，同一チャネル干渉を回避する様々な工夫が必要となる.他にも，スプリア

ス発射や人工雑音，外来雑音なども所望信号の帯域内に脊在することがしばしばあり，送受信機

に干渉除去機能が搭載されることが望ましい.

2.3 OFDM伝送方式

2.3.1 OFDMの原理

広帯域無線通信システムでは，遅延波によるシンボル間干渉(周波数選択性フェージング)で特

性劣化が生じる.このひずみを克服する技術に，広い周波数帯域信号を多数のサプキャリアと呼ば

れる狭帯域の信号に分割し，並行して送信するマルチキャリア変調方式がある.図 2.6 に OFDM

の概念を示す.マルチキャリア変調方式では， 1 シンボル時間が長くなり，遅延波によるシンボル

間干渉 (ISI， Inter-Symbol Interference) の影響が軽減できる.つまり，広帯域で発生している周波数
選択性フェージングが，各サプキャリア単位では一様フェージングとみなせる.特に， OFDM変

調方式は， IFFT/FFT を用いた信号処理によってサブキャリアを周波数軸で直交して配置すること

で，高い周波数有効利用率を実現できる.

マルチキャリア変調では， N個の一次変調信号 Xn(n = 0,... ,N -1) をマルチキャリア化するこ

とにより

gn(t) = Re[Xn exp(j2πfn t)] (2.20) 

となる.ここで， Xn は複素ベースパンド信号，んは n番目のサブキャリアの周波数である.キャ

リア同士の干渉を抑えるために n 番目と n+1 番目のサプキャリアが直交となる条件は ， sn(t) と

ら+1 (t) の相互相闘が O になることである.つまり ， Xn のシンボル周期を T， 隣接するサプキャリ
ア間の周波数間隔を /).f とすると，相互相関の条件式は次式で与えられる.

E[Sn(t)Sn+1(t)] = lT Sn(t)Sn+1ル 0 (2.21) 

これを満たす /).f は，

/).f = k/T (k = 1 ， 2，・・・) (2.22) 

となる.すなわち，最小のサプキャリア周波数間隔は /).f = l/T となり，この状態を OFDM と呼ぶ.

OFDM の特徴として，

・周波数選択性フェージング伝送路に対して強い.

・誤り訂正符号と組み合わせることによって周波数ダイパーシチ効果が得られる.

・単一周波数ネットワーク (SFN， Single Frequency Network) が構築でき，周波数利用効率を

向上できる.
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川川\fß)13グ 伽
図 2.6: OFDM変調信号

図 2.7: GI の付加

-サプキャリアごとに変調方式を変えることができ，伝送ノt ラメータの柔軟な設定が可能.

・送信信号の包絡線変動が大きく，線形アンプが必要.

・周波数オフセット，位相雑音に対して比較的弱い.

などカまある.

ところで， OFDM では 1 シンボル長が長いため ISI の影響を受けにくくなるが 0 ではない.そ

こで，図 2.7 のように， OFDM変調信号は，遅延波 IFFT 出力信号(時間波形)の後段部分の波形

を先頭にコピーして作られる.このコピーされた波形は， GI (guard interval) または CP(Cyclic

Prefix) と呼ばれ，遅延波による ISI が GI 内で吸収されるように GI長を設計する.受信側では， GI 

部分を除去した後に FFT処理を行うことで， ISI の影響を全く受けない状態にすることができる.

GI による ISI 除去のしくみを図 2.8 に示す.直接波と遅延波を受信する際，シンボルの最初の部

分に一つ前のシンボルの信号が混入するが，復調時にはガードインターパルを取り除くため，復

調に必要な有効シンボルは遅延波による影響がないことがわかる.ただし， GI長を大きくしてい

くとその分伝送効率は劣化し，また有効電力が減少し雑音に対して弱くなるため，適当な長さを
選択する必要がある.
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直接渡

遅延波

合成波

前シンポル
混入部分 有効シンボル

図 2.8: GI による ISI 除去の効果

2.3.2 システム構成

図 2.9 に誤り訂正符号を用いた OFDM信号の伝送系を示す.誤り訂正符号化された送信データ

はインタリープによって並び、替えられ，各サブキャリア毎に変調(デジタル信号のマッピング)さ

れた後， IFFT 処理で時間軸波形に変換される.その後 GI を付加し送信される.各サプキャリア

が帯域制限されていない場合，その各サブキャリアのスペクトルは SINC 関数となり，帯域外に電

力が漏れる.この帯域外特性を抑えるため， OFDM シンボルごとにランプ処理を施す場合がある.

受信機では， GI を除去した後， FFT により再び周波数軸上の信号に変換・分離される.デイン

タリープ処理で各サプキャリア信号をランダム化した後，誤り訂正処理をすることで周波数ダイ
ノ守一シチ効果が得られ，誤り率特性が向上する.OFDM復調部の主な同期系処理として，タイミ

ング同期 (FFT 窓制御)，周波数同期 (AFC， Automatic Frequency Control) などがある.

言
タ

送
ヂ

指
寸

高
3
4
7

図 2.9: OFDM伝送系のブロック図

タイミング同期 (FFT 窓制御)

OFDM信号は， FFT 処理を行うため，事前に前のシンボルが遅延波によって漏れ込んで、いる GI

部分を除去し (GI 除去処理)， FFT処理する部分を抽出する必要がある.このタイミング同期には

下記のような方式がある.

・プリアンプル繰返し部分の自己相関処理を行い，相関ノ号ルス位置を用いて設定.

・プリアンプルの既知時間波形を記憶し，受信信号との相関処理を行い，得られた相関パルス

を用いて設定.
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• GI と OFDM シンボル後段との相関処理を行い，得られた相関パルスを用いて設定.

周波数同期 (AFC， Automatic Frequency ControI) 

周波数オフセットがある場合の FFT処理出力，第 n キャリアの受信信号 U(n) は，次の式で表さ

れ，周波数オフセットに起因するサブキャリア間干渉 (ICI， Inter-Carrier Interference) が発生する.

ル1sinπ(n -k-a) ( .π(n -k -a)) 
U(n)=-fd(k)-exp{J(N-1)}(2.23) 

釘 sin 也千旦 lJ'-' -/ N J 

ここで， d(k) は第 k キャリアの変調信号， α はサプキャリア間隔で正規化した周波数オフセット量

である.OFDM信号では この ICI が大きな劣化要因となるため FFT 前に抑圧する必要がある.

受信信号から周波数オフセットを検出する方式は，プリアンプルの繰返し波形部分で、相関処理

を行い，相関パルスの位相回転量から周波数偏差を計算する.プリアンプル繰返しパターンで相

関処理を取った場合の周波数オフセットの計算量を次に示す.

• fL-l ¥ 

I1ﾇ =作t~r(k)* ゅ叶 (2.24) 

ここで，企C は周波数偏差による 1 サンプル当りの位相回転量， L はサンフ。ル繰返しパターン長，

r(k) は受信信号時間波形である.繰返し部分として， GI と OFDM信号後半部分の繰返し波形を利

用する方法もある.また，何本かのサプキャリアに既知パターンを挿入し(パイロットキャリア) , 

その位相回転などより残留周波数偏差や位相雑音の影響を補償する方式もある.

伝送路推定，検波

サプキャリアが差動符号化されている場合は，サプキャリアごとに遅延検波を行う.一方， 16QAM 

など多値変調を同期検波する場合は，あらかじめ送信信号に挿入される既知信号系列(パイロット

信号)を抽出して，フェージングによる各サプキャリア毎の伝送路歪を推定し，その逆特性をかけ

ることで歪補償を行う.パイロット信号の挿入方法として，ある OFDM シンボルのすべてのサプ

キャリアに載せる方法 (preamble 型)，特定のサブキャリアに既知系列を載せる方法 (pilot subcarrier 

型)，時間方向およびサプキャリア方向に特定の周期で間引きながら配置する方法 (scattered pilot 

型)等がある.

2.4 スマートアンテナ

第 2.3.1 節と同様，周波数選択性フェージングの対策として アダプティプアレーやダイパーシ

チなど複数のアンテナを利用した空間領域の信号処理がある.一般に， SNR(信号対雑音電力比)を

改善するために，アンテナを切り替えたり，各アンテナ素子の受信信号を重み付け合成するもの

をダイパーシチと呼び，所望波をとりこみ不要波を除去する目的でアンテナの指向性を電波環境
に適応して制御するものをアダプティブアレーと呼ぶが，本論文ではこれらを総括してスマート

アンテナと定義する.

18 



2.4. スマー卜アンテナ

Competing 為11'

図 2.10: スマートアンテナの概念

スマートアンテナの概念を図 2.10 に示す.スマートアンテナは，アレーアンテナの信号の位相

や振幅を変えることで，ビームおよびヌルを形成し，高利得化，干渉抑圧を図る.ここで抑圧で

きる干渉とは，遅延波に起因する ISI だけでなく，同一チャネル干渉 (CCI) も除去することができ

る.これにより，次のような効果が得られる.

・システム容量の増大・・・干渉除去によって TDMAでは周波数繰り返し距離を短くできる.ま

た，符号分割多元接続 (CDMA， Code Division Multiple Access) ではシステム容量が多重干渉

量に依在するため大きな効果あり.

・カバレッジの拡大・・・ビームの指向性制御によって実現.

・マルチパスの低減(周波数選択性フェージング対策) ・・・品質向上につながる.また遅延波

による影響も取り除けるので伝送速度のさらなる高速化も可能となる.

-伝送速度の高速化・・・複数アンテナを利用した SDM (Space Division Multiplexing) または

Space聞Tirne coding により，スループットの向上が図れる.

・位置情報サービスへの利用・・・アレーアンテナを使って到来方向 (DOA， Direction Of Arrival) 

を推定できる.

・セキュリティの向上・・・ユーザと同じ方向にいなければ傍受/妨害できないので，安全な通

信回線を確保できる.

・周波数利用効率の向上・・・ SDMA による多重化によって同一周波数を用いるエリア面積を拡

大できる.

スマートアンテナが導入される環境も様々であり，一般的に効果が高いと考えられているセル

ラ一環境だけでなく，マイクロセル環境や衛星通信，放送システム，さらに伝搬路環境が複雑な室
内無線 LAN への応用も考えられる.特に， 2.4GHz 付近の ISM (Industrial, Scientific and Medical) 

帯では， IEEE802.11b/g規格の無線LAN だけでなく， Bluetooth や電子レンジ，無線 POS(Point Of 

Sales) 等が共存するため，非常に劣悪な干渉の存在が予想され早急な対策が必要である.
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図 2.11: DBF の構成

2.4.1 受信用スマー卜アンテナ

20 

• RFjlFfBB での実現

スマートアンテナの最大の課題として，複数系統の高周波フロントエンド部およびデジタル

処理が必要となるため，低消費電力化、回路規模削減が重要である. ABFの場合，無線周波

数帯 (RF， Radio Frequency) や中間周波数帯 (IF， Intermediate Frequency) でウェイトの重み付

け合成が可能である. RFで行うと装置規模は小さくなるが，高周波回路で重み付けを行う

ため，特にヌルパターン制御など高精度が求められる場合にはデバイスの性能面や価格面で

困難を伴う.また，ウェイトの計算のために重み付け合成後の信号しか用いることができな

いため，適用するアルゴリズムに制限がある.

E帯で行う場合には， RF制御に比べて回路仕様は緩和されるが，中間周波数にダウンコン

パートするまでのアナログ回路はアンテナ素子数分必要となる.

DBF の場合，主に E あるいは BB での制御が行われ，高周波フロントエンド部および A(D

変換器， D/A変換器までがアンテナ素子分必要となり，装置規模の点では不利である.しか

し様々なアルゴリズムを適用できるメリットがある.特に，近年の研究では，ソフトウェア

無線の概念が広まり，またデ、ジタルデ、パイスの進歩により高度なデジタル信号処理を比較的

高速に実現できるようになってきたことから，高精度で柔軟性に優れる DBF方式が主流と

なりつつある. この場合，第 2.4.3 節にて解説する基本的なアルゴリズムに他の適応信号処

理を組み合わせることが多い.

-アレー形状

等間隔リニアアレー (ULA) や円形配置アレー (CLA) がよく検討されており，しばしば不等

間隔アレーの検討もある.波長によってアレーサイズの大きさが決まる.

・アンテナ間隔とビーム幅

通常，半波長間隔でアンテナ素子を配置する.ビーム幅はアレー形状やアンテナ素子数に依

存するが，アンテナ素子数分のビーム数が存在.アンテナ間隔とビーム幅・・・半波長間隔が
多い.間隔を離しすぎるとビーム幅が狭くなるが，グレーテイングロープが発生.



2.4. スマー卜アンテナ

• mutual coupling 

アンテナ同士を近づけ過ぎると逆に相互結合が顕著になってくるため，アンテナの指向性パ

ターン特性が劣化する.

2.4.2 送信用スマートアンテナ

基本的には受信信号処理フローの処理順序を逆にした構成となる. Duplex 方式によって送信ウエ

イトの求め方が異なる.

TDD の場合 送受信(あるいは上り/下り回線)のおける伝搬路特性の可逆性を利用することがで

きる.伝搬路変動速度次第では，受信ウェイトの外挿補間あるいは推定によって送信ウェイトを

求めることが必要.

FDD の場合基本的に上り/下り回線の使用周波数が異なるため，送受信時の伝搬路特性は異な

る.ゆえに下記のような方式が提案されている.

・ビーム指向性の劣化を許容して，受信ウェイトをそのまま適用

.送信用最適ウェイトを計算する

・ DOA の情報に基づいて指向性パターンを生成

・受信ウェイトによる指向性ビームパターンを用いて周波数ずれ分を補正

・送信回路内あるいは送受信系全体で形成されるフィードパックループを用いる

キャリブレーションの必要性

スマートアンテナ装置は送受信回路に複数系統の高周波アナログ回路を備えるが，素子毎に特

性のばらつきがあり，さらに温度・時間・経年変動が生じる.このような素子特性のばらつきに

よって，素子毎の振幅・位相偏差が生じ，特に送信時に設定した送信ウェイトで所望波の指向性
を実現できなくなる.解決方法として較正 (calibration) が必須であり，様々な方法が提案されて

いる

1.遠方解と基準信号を送受信して校正する方法

2. 装置内部に基準信号発生器を配置して校正する方法

3.TDD で送信信号を受信部に帰還して校正する方法

EIRP による送信パワー制限

様々な無線システムの規格では EIRP (Equivalent Iso住opic Radiation Power)，すなわち最大放射
方向の等価等方放射電力によってアンテナ端の送信電力が規定されており，このため指向性利得

によるメリットが消滅することがある.
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表 2.1: 代表的なウェイト制御アルゴリズム

アルゴリズム 所望波と干渉波 ウェイト制御の原理 特徴

の区別

民品1SE 波形 平均一乗誤差最小化 適応領域が広い，参照信号

(所望波のレプリカ)必要

チャネル応答推定 アレ一応答ベク Zero-forcing 各入射波のアレー応答ベク

に基づく制御 ト yレ トル必要

DCMP DOA 出力電力最小化(所望波 所望波の DOA必要

方向への応答拘束)

MSN DOA SN 比最大化 所望波の DOA必要

CMA 出力の包絡線一定 所望波抑圧の可能性あり

PI 電力 出力電力最小化 大電力信号抑圧所望波抑

圧の可能性あり

#1 

#2 

X1 

•• 
Reference 

X2 ••• 
#N 

Weight Calculation 

図 2.12: アダプティプアレーアンテナ

2.4.3 適応アルゴリズム

本節では，様々なアダプティブアレーの適応アルゴリズムを紹介する.表 2.1 tこ主なウェイト制

御アルゴリズムの特徴をまとめる.

特に防衛用途や衛星通信，固定通信用途などで妨害波除去や信号強調，指向性利得向上のため

に様々なアルゴリズムが採用されているが，このうち，本論文で用いる MMSE および CMA アル

ゴリズムについて以下に詳述する.

アダプティプアレーアンテナは，複数のアンテナ素子の出力の位相と振幅を制御して合成する

信号処理方法であり，これによって，比較的レベルの大きい干渉波存在下において，希望波の到

来方向にビームを向け，また干渉波の到来方向にヌルを向けるように動作する [56]. 受信信号の
位相と振幅を制御して合成することは，図 2.12 に示すように各アンテナ素子出力を複素重み付け
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2.4. スマー卜アンテナ

することと等価である.時刻 t における j番目のアンテナ素子の受信信号を xj(t)， 複素ウェイトを

wj(t) とすると，アダプティプアレー出力 y(t) は次式で与えられる.

y(t) = WHX 

x = (Xl (t) , X2(t) ， ・・・ ， xN(t)l

w = (Wl (t), W2(t)， ・・・ ， wN(t)l 

(2.25) 

(2.26) 

(2.27) 

ここで， T， H はそれぞれ行列の転置，共役転置を表す.文献によっては， y(t) = WT X と書かれて

いることもあるが，以下に示す式の記述においてベクトルの複素共役の位置が変わることを除い

て，本質的に求める方法は変わらない.

この重み係数ベクトルは，合成後の信号が予め定められた規範を満たすように制御される. MMSE 

では，アレー出力の平均二乗誤差 le(k)12 を評価関数 J としてこれを最小化する規範をもっ.

J = E[le(k)12] 

。J

� 

最適な重み係数ベクトルは， Wiener-Hopf の方程式

を解くことにより求められる.ただし，

Wopt=R;JJrxd 

Rxx = E[xxH] 

rxd = E[xd*] 

(2.28) 

(2.29) 

(2.30) 

(2.31) 

(2.32) 

である . d は参照信号系列を表し，*は要素の複素共役を表す.また ， E[a] は a の期待値を表す.

式 (2.30) の最適な重み係数ベクトルを求めるには，逆行列計算を含む膨大な計算量を必要とす

る為，実際には計算量の少ない逐次更新型の適応アルゴリズムが適用されることが多い.

例えば， MMSE制御の代表的なアルゴリズムで，最急降下法 (Gradient 法)に基づいて逐次ウエ

イトの計算を行う LMS (Least Mean Square)[56] がある. LMS アルゴリズムでは，事前知識として

希望信号のレプリカを必要とし，制御の評価関数として参照信号に対するアレー出力の誤差 e(k)

を用いる.誤差信号は次式で与えられる.

e(k) = d(k) -y(k) (2.33) 

ただし ， d(k) は既知の参照信号列である.

MMSE制御では，この誤差信号の 2乗平均値 E[le(k)12 ] を評価関数として，これを最小にするよ
うに各アンテナ素子のウェイトを更新していく. LMS では，期待値の部分を受信信号の瞬時値で

代用して，以下の更新式が得られる.

w(k+ 1) = w(k) + μx(k)ε*(k) (2.34) 

ここで， μ はステップ定数と呼ばれ，ウェイトの収束性に影響を与えるパラメータである.また，

デジタル信号処理によるアダプティプアレーでは，サンプリング後のデジタル信号を用いて演算

を行うため，式 (2.34) は時刻 k について， 1 シンボル毎にウェイト計算が施される.
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この他にもアダプティプアレーで用いられるアルゴリズムとして，以下のようなものが挙げら

れる.

24 

• CMA (Constant Modulus Algorithm) 

逐次更新型のアルゴリズムで，処理量は LMS とほぼ同じくらいであるが，信号自体のもつ

性質(定包絡線)を利用するため，参照信号を必要としない.情報以外に長いユニークワー

ド等を使用できないフォーマットの通信方式等では有効で、ある.定包絡線の変調方式への適

用に向いているが，干渉波が大きいときには干渉波にビームを向け，所望波にヌルを向ける

可能性があるという問題もある.

CMA は定包絡線信号用のアルゴリズムで参照信号を必要としない特徴をもっ. このアル

ゴリズムでは，評価関数はその最急降下法による重み更新勾配が次式のようにパラメータ p，

q によって多様に定義される [56].

Jpq = E[IIYIP - σFlq] (2.35) 

σ は所望信号の包絡線値である.また ， p， q は正の整数で通常 1 または 2 の値をとるが，収

束点の安定性から q=2 をとることが多い.この評価関数を最小化するようにウェイトを更

新，決定する.よって，ウェイト更新式は以下のようになる.

• N-LMS (Normalized LMS) 

W(k + 1) = W(k) ー μど(k)X(k)

ε = Y ーの/lyl (J12の場合)

ε = Y(IYI2 
_ 0-

2
) (h2の場合)

(2.36) 

(2.37) 

(2.38) 

LMS では，ステップ定数の決定は非常に慎重に行われるべきである.チャネル時変の非

定常状態または動特性のときには，特にステップ定数の選択が困難である.そこで，ステッ

プ定数を可変量としたアルゴリズムがN・LMS である.具体的には，入力信号の瞬時値の 2-

ノルムに反比例するステップ定数を用いる.

• RLS (Recursive Least Squares) 

前記の各アルゴリズムはすべて最急降下法に基づいているが，最急降下法は入射波の到来

角が接近していたり，各到来波の電力比が大きい場合，収束が極端に遅くなるという欠点が

ある. これを相関行列の固有値分散問題と呼ぶが，この解決策として RLS がある.

RLS は最適解を求める式 (2.30) の逆行列演算を簡単化するために，補助定理を用いて再帰

的に逆行列演算を行うように展開した手法である.更新式は LMS の更新式と類似の形式で

あるが，更新量が可変の値 Kk で制御されているため， LMS アルゴリズムと比較して収束速

度が大きいという特長をもっ.計算の複雑さでは圧倒的に RLS アルゴリズムが劣っている

が，収束速度を重視するようなアプリケーションでは一般的に使用されている.
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• SMI (Sample Matrix Inverse) 

上述したアルゴリズムはすべて最適解を近似的に逐次更新によって求める方法で、あったが，

近年の計算機能力の進歩により，デジタル信号処理において，最適解を直接計算することが

可能になってきた. SMI は，有限サンフ。ルを用いて式 (2.30) の相関行列の逆行列とベクトル

の積を求める方法である.このとき期待値計算はサンプル平均となる.

上記各アルゴリズムの概要を表 2.2 に示す.演算量は 1 更新あたりの複素乗算の回数で定義し

ており ， n はアンテナ素子数を表す.一般にアンテナ素子数が増えると以下の順で処理量が大きく

なる

CMA, LMS < N-LMS く RLS < SMI 

また処理量とは逆に，最適ウェイトが求まるまでの収束速度は以下の順になる.

(SMI ::;) RLS < N-LMS < CMA, LMS 
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表 2.2: 主な適応アルゴリズムの特徴

アルゴリズム CMA L恥1S N-LMS 

特徴 定包絡線信号用 任意波形で適用可 ステップ定数可変LMS

最適化手法 最急降下法 最急降下法 最急降下法

参照信号 不要 必要，long 必要，middle

計算過程 Wk+l = Wk 一 μXkピ Wk+l = Wk + μXke* Wk+l = Wk + μXke* 

ε =y ーの/Iyl e=d-y e=d-y 

適切な μ の選択必要 適切な μ の選択必要 μ_ 1 
一夜kl12

σ:包絡線レベル d:参照信号波形

計算方法 サンフ。ル毎に逐次処理

演算量 少 少 少

(乗算回数) n+2 n+l 2n + 1 

収束速度 ×遅い ×遅い ム

干渉抑圧度 ム 。 。

干渉波電力大のとき×

固有値分散問題 ﾗ ﾗ ﾗ 

DOA近接時収束遅

アルゴリズム RLS SMI 

特徴 カルマンフィルタ 最適解計算

最適化手法 再帰的最小 2乗法 直接解法

参照信号 必要，short 必要，short

計算過程 Wk+l = Wk + Kke* Wopt = R-;;rλd 
e=d-y Rxx = E[XX

H
] 

K 主k ー P>刊 l Xk
-X~Pk-1Xk+λ 

rxd = E[Xd*] 

Pk = ;t{Pk-1 -KkXf Pk-d 

Po = δI(δ: 正定数)

λ: 忘却係数 (0 く λ< 1) 

計算方法 サンフ。ル毎に逐次処理 一回の処理

演算量 中 大

(乗算回数) 3n2 + 3n + 1 n3 + 2n2 + n 

収束速度 。

干渉抑圧度 。 。

固有値分散問題 。 。
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2.4.4 高分解能到来方向推定法

上述したアダフ。ティブアレーと異なり，電波の到来方向を推定し，その方向に対してビームやヌ

ルを向ける方法がある.この場合，特にヌル方向制御のためには精度の高い DOA推定技術が必須

となる [56]ー [58]. ここでは高分解能DOA推定アルゴリズムとして知られている MUSIC と ESPRIT

について説明する.

表 2.3: MUSIC と ESPRIT の比較

MUSIC ESPRIT 

基本原理 ヌル走査 干渉計(回転不変)

アレー形状 任意 リニアアレーまたは 2 つの同形任意アレー

主な計算 固有値分解+方向サーチ 3 度の固有値分解
」

MUSIC (盟豆ltiple 笠gnal Çlassification) 法 [59] は 1979 年にR. O. Schmidt により提案され，信号

部分空間と雑音部分空間の直交性を利用して倒的)を求め，

K 

~ len H a(O)1
2 = 0 (2.39) 

となる α(θ) を探す(方向サーチ)アルゴリズムである.このとき， MUSIC スペクトラムは L個の

ピークを持ち，そのピークが示す角度が所望の DOAθ となる.

一方， ESPRIT (gstimation of ~igna1 Earameters via _Rotational !nv紅iance Iechniques)[60] は 1986

年に Stanford 大のR. Roy により提案されたアルゴリズムであり，回転不変式 (rotational invariance) 

を用いて，アレー全体の平行移動によって生じる各波の位相回転 φ を求める.

hA = JIAφ (2.40) 

ここで， J1 は A の 1 ~ (K -1) 行目までの各要素を抽出する (K-1) xK行列， h は A の 2~K行

固までの各要素を抽出する (K -1) x K行列である.

l φ = diag [ exp (jf� 1 ), exp(f仇)，・・・ ， exp(jfþL) ] 

1 f�i = 2~d ゆi = -, sinOi 

これより ， Oi が求まる . diag は対角行列を表す.

(2.41) 

いずれもアレーアンテナで受信した信号による相関行列の固有値分解を基本としており，ビー

ム走査を基礎とする従来の DOA推定方法に比べて，高い分解能を達成することができる.

アンテナ素子数Kのアレーアンテナでの受信信号Xの相関行列を S とする.s の固有値を {λ1 ， • .,ÀK }, 

それに対応する固有ベクトルを {ebe2， • ・ ，eK} ， んさんミ・・・ミ λL> λL+l = ・・・ =λK= σ2 とすると
き， σ2 より大きな固有値 (λ1 ，. .，ÀL) に対応する固有ベクトル {e1 ，e2 ， ・ .，eû が張る空間を信号部分

空間， σ2 と等しい固有値 (λL+1 ，. .，ÀK) に対応する固有ベクトル {eL+1 ，eL+2 ， . ・ .，eK} が張る空間を雑

音部分空間と呼び，次の性質がある.
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Fj (t) 

• • • 

#1 • • • 

X 2 (t) X K(t) 

図 2.13: アレー受信の様子

1.信号部分空間は，各到来波の方向ベクトル倒的)が張る L次元部分空間と一致する.

2. 信号部分空間と雑音部分空間は直交する.

検討を容易にするため，等間隔リニアアレーを仮定し，到来波数は L とする.このときアレー

アンテナの受信信号ベクトル X(t) = [X1 (t) , X2(t) ,' . " XK(t)] は図 2.13 より次式で表される.

ここで，

X(t) = AF(t) + N(t) 

F(t) = [F1(t) ， F2(t) ， ・・・ ， FL(t) f 
A = [ a(Ð1), a(θ'2) ，'" ， a(θIL) ] :方向行列 (KxL 行列)

I • fπd . n 1 f .2π(K -1)d n � f 
a(ﾐi) = I 1, exp ~ r':-sin 的ト・・・ ， exp~j-"\~~ ， ~/- sin 伐~ I :方向ベクトル

I ' ~ Iλl' , ﾅ IλI I 

N(の= [ n1 (t) , n2(t)γ ・・ ， nK(t)f :内部雑音ベクトル.

(2.42) 

ただし ， Fi(t)， θi はそれぞれ第 i波の複素振幅と DOA， d はアレー素子間隔， λ は波長とする.ま

た ， nj(t) は第 j素子における内部雑音で，平均 0，分散(雑音電力)σ2 である.

MUSIC 

1.受信信号X(のの自己相関行列 S を計算する.

S = E[X(t)XH(t)] = APAH + σ2S。 (2.43) 

2. Se = λSoe の固有値問題を解く.
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2.4. スマートアンテナ

3. MUSIC スペクトラム PMU のピーク探索によって， DOA(}i を推定する.

PMU((}) = 
αH(fJ)a(θ) 

K 

エ lenHa(め12

4. P の対角成分より，各到来波の電力を得る.

P = (AHS Ü 1A)一lAHS Ü 1 (S -(T2S0)SÜ1A(AHSÜ1A)ー1

ESPRIT 

1. MUSIC の1. ~ 2. と同じ計算を行う.

2. 回転不変式 ]zA = J1Aφ ・・・ (A) の φ を求める.

(a) Es = S O[el , e2,"', eL] = AT を (A) 式に代入した式

]zEs = J1Es喧 ・・・ (B)

の V を求める.なお，行列 Jl ，]z は次式の (K-1) x K行列で表される.

1 0 o 0 
。 。 。

lt = 

。 。 1 0 

。 1 0 G 

。 。 。

]z = 

000  

(b)φ =T、PT-1 の国有値問題を解く.このとき φ = diag [t/f l , t/f2,"', t/fL] で表せる.
3.φ の対角成分を用いて， DOA fJi を求める.

的= sin-1L Æ一時(ψi)}
2πd 

4.S の固有値 λ1 ~λL を用いて， P の対角成分より，各到来波の電力を得る.

P = T[As -~h]TH 

As = diag[λ1 ， λ2，・・・， λL]

h:L次単位行列

(2.44) 

(2.45) 

(2.46) 

(2.47) 

MUSIC や ESPRlT では，相関の高い波が到来した場合，例えば遅延時間の短い遅延波が到来す

ると，各波のインコヒーレント性が失われて DOA推定精度が劣化する.この対策として，相関行

列 S を部分行列に分けて，各要素の平均をとる空間スムージング法がある.
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2.5 結言

本章では，まず無線通信システムの伝搬路特性の特徴について述べ，広帯域信号伝送に伴う周

波数選択性フェージングに関して考察した.次に，周波数選択性フェージング環境における高速

伝送に適した形態である OFDM方式について解説した.また，通信品質の向上，周波数利用効率

の改善技術として，複数のアンテナの送受信信号を適応制御することによって遅延波や干渉波を

低減するスマートアンテナおよびそれに関連する到来方向推定技術を取り上げ，その動作メカニ

ズムについて解説した.特に，スマートアンテナの重要な課題として，低消費電力化、回路規模

削減などコスト削減手法の重要性を示し，本研究の意義を明確にした.
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第3章

TDMAシステム用時空間等化スマー卜アンテナ

3.1 緒言

本章では， TDMA システムにおける周波数リソースの有効活用のために，マルチビーム型アダ

プティプアレーとパスダイパーシチを組み合わせた時空間等化を行う基地局用スマートアンテナ

を提案する.指向性アンテナをその指向性パターンが互いに重複するように円形配列することで

性能改善と演算量低減を図ることを明らかにする.さらに，同受信機構成を利用した送信用スマー

トアンテナの提案を行い，提案方式が，特に，伝搬路の可逆性が成立しない FDD システム用とし

て有効で、あることを明らかにする.また，フェージング下の伝送特性について理論的解析および

計算機シミュレーションにより検討する.

3.2 指向性アンテナを用いた時空間等化受信方式

3.2.1 基地局用スマートアンテナにおける課題

近年，移動通信の分野では，多大な情報量をもっ非音声サービスのための数Mbit/s 以上の高速

伝送の実現や，急増するユーザを収容するための周波数有効利用を目指して，さまざまな適応信

号処理技術の研究開発が進められている.これらの適応信号処理技術の中でも，アダプティプア

レー [4， 56] は，所望波の到来方向にビームを向け，かっ同一チャネル干渉 (CCI) の到来方向にヌ

ルパターンを形成し抑圧するため，システム容量の増大をターゲットとした基地局用適応信号処

理として有効である [25 ， 61 ， 62]，このようなアダプティプアレーの空間領域における信号処理に

より，送信電力の低減や適応ゾーン構成 [63] が可能となり，更には，空間的な位置の異なるユー

ザに同一チャネルを割り当てる SDMA[12] による周波数資源の有効利用が期待できる.

他方，伝送速度の高速化がすすむと， (1)マルチパス波の相対遅延時聞が長くなり，シンボル間

干渉 (ISI) によって致命的な波形ひずみが生じる問題，及び (2) リアルタイムでの制御のために信

号処理演算を更に高速化しなければならない問題を解決する必要がある.

このうち (1) の問題に関しては， ISI は送信電力を増大させても軽減させることができないが，

アダプティプアレーの指向性制御機能により ISI を抑圧することができる [64]. しかし，遅延波成

分のエネルギーの有効利用や，所望波と同一方向から到来する CCI や ISI の抑圧には，空間領域

の信号処理だけでは十分ではなし時間領域をも含めた適応信号処理(時空間等化処理)が不可欠

である [65 ， 66]，時空間等化処理として，例えはアダプティプアレーと MLSE等化器 (Maximum
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Like1ihood Sequence Estimation) の組合せ [67]-[70] や，アダプティプアレーとパスダイパーシチの

組合せ [71]-[73]，空間ダイパーシチとパスダイパーシチの組合せ [74] などが検討されている.こ

の中でパスダイパーシチを用いた時空間等化方式は遅延波毎に異なるパターンにより各遅延波を

分離することが特徴であり， MLSE を用いた方式に比べてハード構成も簡単で実現性も高い.

また，上記 (2) の信号処理演算の高速化の問題に対しては，アダプティプアレーの各アンテナ素

子に与える最適な励振ウェイトをいかに速く求めるかという点が課題になる.この課題解決法の

ーっとして，マルチビームを形成して励振ウェイトをビームスペースで定義し，ビームを選択す

ることによりウェイトの個数を減らし，解の収束を速め，計算量も少なくする方法が提案されて

いる [75].

以上の従来方法に対して，本論文では，上記二つの課題を同時に解決する方法を提案するもの

である.提案方式は，アダプティプアレーとパスダイパーシチを縦続接続した受信方式において，

(1)指向性を有するアンテナ素子を円形に配列し ， N個の全アンテナ素子中 K(K く N) 個の適当な

アンテナ素子を選択し，アダプティプアレー処理によって干渉波抑圧及び遅延波分離を行い， (2) 

最小平均 2乗誤差アルゴリズムに基づ、いて遅延波成分を合成するパスダイパーシチを行うこと，が

特徴である.また，高速化処理のために，円形配列した指向性アンテナ素子のうち所望信号の電

力値が大きいものを選択することによって，励振ウェイトの収束を速め，演算処理時間の短縮化

が期待できる.更にこの方法は， FFT 回路等のようにエレメントスペースからビームスペースへ

変換するための構成が不必要であり，ハード的にも簡素化される利点、を有する.

3.2.2 提案方式の概要

受信機構成

図 3.1 に提案方式の構成を示す.提案方式では， N個の各アンテナ素子に指向性アンテナを用い

るが，図 3.1 では N=8 の場合を示す.隣接アンテナ素子の指向性が互いにある程度重複するよう

に，半値幅の広いビームのものを採用する.

まず，各アンテナ素子の受信信号は，復調部 (demod) において，周波数変換， A/D変換，フィル

タリングi フレーム同期，サンプリングなどの処理が行われる.その後，各アンテナ素子の遅延プ

ロファイル推定部において，相関処理により各素子での遅延プロファイルが作成される.このとき

相関処理に用いる参照シンボルはあらかじめ送信信号中に挿入されており，受信側でも既知とす

る.提案方式では，アクセス方式として TDMA を前提としており， 1 パーストはプリアンプル部

とデータ部から構成される.プリアンプル部には遅延フ。ロファイル作成用の参照シンボルが挿入

されており，これらはアダプティプアレー及び、パスダイパーシチのウェイト制御にも用いられる.

次に，アンテナ選択部において，各アンテナ素子の遅延プロファイルを比較し，遅延時間 T = Tl 
の直接波に着目して，受信電力の大きい指向性アンテナを K個選択する.同様にして， T = Ti(i = 
2， 3，.一 ， L) の遅延波に対してそれぞれ指向性アンテナを K個選択する.これによって計算の必要

なアダプティプアレーのウェイトは， N個の無指向性アンテナ素子をすべて用いる方式 [71] では
LxN個であるのに対して，提案方式では LxKf固まで低減できる.

上述したアンテナ素子選択方法について一例を示す.図 3.2 に到来波の配置と各アンテナ素子に
おける電力遅延フ。ロファイルの例を示す.ここで，アンテナ素子数は N=8 このうち選択するア

ンテナ素子数は K= 3 とする.ただし，遅延プロファイルは直接波， 1 シンボル遅延波及び 2 シン
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図 3.1: 提案方式の構成

output 

z(t) 

ボル遅延波を観測し (L = 3)，その値から判断して，各遅延時間の到来波で電力の大きいものを 8

アンテナ素子中 3 素子だけ選択しアダプティプアレー入力とする.この例では，直接波に対して，

#1 , #2, #8 を， 1 シンボル遅延波に対して， #1 , #2, #3 を， 2 シンボル遅延波に対して， #3, #4, 

#5 を選択することになる.

続いて，選択された K個のアンテナ素子の受信信号を用いて，各遅延波ごとに設けられたアダ
プティブアレー処理部において空間ウェイトの計算及び重み付けが行われる.このように，最適

なアンテナ素子を選択し，素子数を低減することによって，少ない演算量で不要波にビームのヌ

ルを向ける指向性ノ号ターンを形成することができ，また各指向性アンテナ素子のビーム幅の外か

ら到来する不要波の大部分を除去することができる.

最後に，パスダイパーシチ合成部において， L個のアダプティプアレー出力の遅延時間差を補正

して，時間領域で重み付け合成する.これによって，すべての到来遅延波成分を抽出・合成し，等

価的に所望信号の SjN(信号電力対雑音電力比)を向上させることができるパスダイパーシチ効果

が得られる.アダプテイプアレー処理及び、パスダイパーシチ合成の動作原理については次節で詳

述する.

適応信号処理部

アダプティプアレーは，タップ利得を各アンテナ素子のウェイトに置き換えた一種の適応フィ

ルタである.よって得られた最適ウェイトを受信信号に乗積すると，干渉成分を空間的に分離し

抑圧するように動作する.時刻 k における j番目のアンテナ素子の受信信号を Xj(k) ， 複素ウェイ
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図 3.2: 各到来波配置と遅延プロファイルの様子

トを wij(k) とすると ， i 番目のパスに対するアダプティブアレー出力 Yi(k) は次式で与えられる.

Yi(k) = WH (k)X(め

X(k) = (Xl (k), x2(k) ， ・・ . ,xK(k)l 

W(め = (Wil (k), wi2Ck)， ・ー ， WiK(k))T 

ここで， T は行列の転置を表す.

(3.1) 

(3.2) 

(3.3) 

提案方式では，最急降下法に基づいて逐次ウェイトの計算を行う LMS を用いた. LMS アルゴ
リズムでは，事前知識として希望信号のレプリカを必要とし，制御の評価関数として参照信号に

対するアレー出力の誤差 ε(k) を用いる.誤差信号は次式で与えられる.

ε(k) = d(k) -Yi(k) (3.4) 

ただし ， d(k) は既知の参照信号列である.

LMS では，この誤差信号の 2乗平均値 E[Iε(k)12 ] を最小にするように各アンテナ素子のウェイト
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3.2. 指向性アンテナを用いた時空間等化受信方式

を決定する.実際には受信信号の瞬時値を用いて，以下の更新式に従う.

W(k + 1) = W(k) + μs*(k)X(k) (3.5) 

ここで， μ はステップ定数と呼ばれ，ウェイトの収束性に影響を与えるパラメータである.また，

*は複素共役を表す.

ここで，アダプティプアレーの計算量は，四則演算 l 回につき計算量が 1 増えるとすると，式

(3.5) より ， (4N + 1)M と表せる.ただし ， N はアンテナ素子数， M はアダプティプアレーのウェイ

ト更新に用いるサンフ。ル数で、ある.また提案方式では，従来方式に比べて，アンテナ素子の選択が

別途必要であるが，整列アルゴリズムを用いて各アンテナ素子の受信電力値を大きい順に選択す

る場合を考えると，最悪値で N(N -1)/2 回の大小比較計算が必要となる.ゆえに一つのパスにお

けるアダプティブアレー処理部の計算量は， 8 素子の無指向性アンテナ素子を用いたアダプティブ

アレーとパスダイパーシチの結合方式(以降これを 8 素子無指向性アレ一方式と呼ぶ)で 33M 回，

4 素子選択の提案方式では最悪 (l7M+ 28) 固となる.通常，ウェイト更新に必要なサンフ。ル数M

は 50 ~ 200 程度であるので， 4 素子選択の提案方式は 8 素子無指向性アレ一方式に比べて，およ

そ半分の計算量ですむ.

検波後の遅延プロファイル推定によって，各遅延波の遅延時間 Ti(i = 1 ， 2，.一 ， L) を求め，それに

対応する時間シフトを各アダプティブアレー出力に施した後，重み付け合成を行う.各遅延波に

対するアダプティプアレー出力を Yi(t) としたとき，パスダイパーシチ合成出力 z(t) は次式で与え

られる.
L 

z(t) = .2: WpiYi(t -D + Ti) (3.6) 

D は各パスの出力を時間補正するための適当な遅延時間である . Wpi はダイパーシチ合成方法によっ

て異なる係数で，最大強度をもっパスの Wpi を 1 としてそれ以外のパスで Wpi = 0 とした場合は選択
合成 (SC: Selection Combining) であり ， Wpi を i によらず一定とした場合は等利得合成 (EGC:Equal

Gain Combining) である.

EGC はウェイト計算が簡素で、あるが，二つの遅延波が近接した方向から到来する場合にそれら

をアダプティプアレーによって指向性分離できず，パスダイパーシチ合成後の特性の改善度が小

さいという問題がある.そこで，ダイパーシチ合成時に，各パスに対するアダプティプアレー出

力に対して，最小 2 乗法による重み合成 (LSC: Least Square Combining) を行うことによって，ア

ダプティプアレーで指向性分離できなかった遅延波成分を抑圧する方式を採用する.

LSC パスダイパーシチで、は， LMS アルゴリズムに基づ、いて，参照信号または検波波形の理想、値

からの誤差が最小になるようにパスウェイトを求める.したがって，パスウェイトの更新式及び

ダイパーシチ出力は以下のようになる.

Wp(k + 1) = Wp(k) + μpe;(k)Y(k) (3.7) 

z(k) = Wp H (k)Y(k) (3.8) 

ezCk) = d(め -z(k) (3.9) 

Y(k) = (苅 (k) ，免(k) ， ・・. ，)な(めl (3.10) 

Wp(k) = (Wpl (k) , wp2(k)， ・・・ ， wpL(k))T (3.11) 
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表 3.1: シミュレーション諸元

アクセス方式 TDMA 

変調方式 同期検波 QPSK

フレーム構成 プリアンプル部: 200 シンボル

データ部: 400 シンボル

シンボルレート 256ksymbol/s 

送受信フィルタ ルートロールオフフィルタ

(ロールオフ率 0.5)

アンテナ 8 素子円形アレー

指向性アンテナ(半値幅 900 )

AA 制御法 LMSμ= 0.02 

PD合成法 LSCμp = 0.02 

ただし ， Yi(k) は時間補正された後のアダプティプアレー出力， J1p はステップ定数である.また参

照信号 d(k) は，空間ウェイトを決定するときに用いたものと同一である.

この場合， 2乗誤差成分は雑音成分及びアダプティブアレーで抑圧できなかった干渉成分の電力

和であり， LSC ではこれら両者の和を最小化する. LSC パスダイパーシチが理想的に動作した場

合，アダプティブアレー出力に干渉成分が含まれていないときには最大比合成による希望波合成

特性となり，空間的に分離できなかったレベルの高い干渉成分が含まれているときには干渉抑圧

特性となる.

3.2.3 シミュレーション条件

本節では，提案方式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.

アレー構成は図 3.2 と同じとし， 隣り合うアンテナ素子聞の距離は半波長，各アンテナ素子の

水平方向のアンテナ利得及び指向性(電界強度)は次式で与えられる.

I Go cosn ゆ -900 くゆく 900

G(ゆ) = ~ ~噌
I U omerwlse 

(3.12) 

ただし，ゅは指向性アンテナの正面方向に対してなす水平面角 ， n は適当な正数である.また垂直

面内でも同じ指向性をもっと仮定する.ここで，係数 Go はアンテナ素子の指向性利得であり，解

析的に次式のように求められる [76].

Go = -V2(2n寸7 (3.13) 

なお今回のシミュレーションでは n = 1 とした.図 3.3 にアンテナ素子の指向性を示す.0 の位置

にアンテナ素子があり，実線が使用した指向性アンテナの利得で太線が電力値，細線が振幅値を

示しており，点線は無指向性アンテナの利得である.
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OdB 

図 3ふアンテナ素子の指向性

表 3ム各モデルの到来波方向

。。 θl θ2 

モデル A 。o(static) 500 (static ) -1600 (static ) 

モデル B 。。 500 -1600 

モデル C 。。 。。 -1600 

モデルD 。。 atrandom 1200 

」ー

伝搬路モデ、ルとして，次の 4状態を仮定しシミュレーションを行った.各モデ、ルの到来方向 (DOA:

Direction Of Arrival) を表 3.2 に示す.

各モデ、ルでは，直接波及び 2波の遅延波がそれぞれ遅延時間 T = 0， T， 2T に等しい平均電力で到

来し，その DOA を θ= (}o ， θ1 ， θ2 とする.ただし，図 3.2 における #1 のアンテナ素子の正面方向を

θ= 00 とし，時計回りに正の到来角度をとるものとする.なお，本シミュレーシヨンは提案方式の

機能実証が目的であるため， CCI が存在せず，また到来波に角度広がりのない簡素なモデルを仮

定している.

モデルA は，各到来波にガウス雑音のみが付加される静特性条件であり，それ以外は各到来波

が準静的フェージングを受けるモデルである.準静的フェージング環境下では，各アンテナ素子
聞のフェージング相関は 1 とし，時間とともに，レイリ一分布に従った振幅変動と一様分布に従っ

た位相変動が生じるが， 1 パースト内では振幅及び位相の変動はないものとした.また，各到来波

はそれぞれ独立なレイリーフェージングを受けるものとする.

本シミュレーションでは，各アンテナ素子における遅延プロファイルは，プリアンプルに含まれ
る参照信号の相関計算によって誤差なく得られると仮定し，フレームタイミング同期は完全に取

れているものとした.アダプティブアレー部及び LSC パスダイパーシチ部におけるウェイト更新

は 1 シンボルごとに 1 回行っており，その初期値はすべて 0 とした.ここでは， LMS によるウェ

イトが十分に収束するようにプリアンプルを長めに設定しているため，フレーム効率が悪くなっ

ているが，収束性の速い RLS アルゴリズム等 [4] を適用することによりこの点は解決できる.ま

た，提案方式のアダプティプアレーに関するパラメータは，後述の諸特性より ， K=4， μ= 0.02 

を採用した.
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図 3.4: 8 素子無指向性アダプティプアレーの指向性パターン
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図 3.5: 提案方式アダプティブアレーの指向性パターン

3.2.4 シミュレーション結果

静特'性

図 3.4， 3.5 にそれぞれモデル A における 8 素子無指向性アダプティプアレー，提案方式アダプ

ティプアレーを用いたときの各遅延時間に対する指向性パターンを示す.縦軸は，各ノ号スごとに

最大受信電力を得る方向のアンテナ利得で規格化した値である.評価基準の S/N としては，無指

向性アンテナ l 素子当りの平均 Eb/NO (lピット当りの信号エネルギー対雑音電力密度比)を用い，

Eb/NO=8 dB とした.

図 3.4， 3.5 より， どちらのパターンも各ノ号スごとに干渉波方向にヌルが形成されて 30 dB以上の

干渉抑圧が見られる.特徴としては， 8 素子無指向性アレ一方式では，その自由度の大きさのため
に多くのサイドロープ及びヌルが形成されており，提案方式では，素子選択による自由度の減少

により必要最小限のヌルが形成され，かっ指向性利得をもたない領域も存在する.そのため提案

38 
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図 3后:静特性条件下の BER特性
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図 3_7: フェージング下の BER特性

方式では，自由度を超える数の干渉波が指向性利得をもたない領域の方向から到来する場合，特

性劣化を免れることができる.また，提案方式では，アンテナ素子自体が利得をもつため，無指
向性アンテナ素子の場合に比べて入力受信信号の SN比がもともと高しこのため BER特性等に

おいて良好な結果が得られると考えられる.

静特性条件下における提案方式の BER特性を図 3_6 に示す.ただしパスダイパーシチを適用し

ない場合 (w/oPD) は， 0。方向から到来する直接波に対してのみアダプティプアレー処理を行うも
のとし，パスダイパーシチを適用した場合は，最小 2乗合成 (LSC)と等利得合成 (EGC)による結

果を示す.また 8 素子無指向性アレーの特性も示す.
図 3_6 より，各到来波がすべて等電力で入射するため， LSC を適用しても EGC を適用しても

T = T， 2T の遅延波を最大比合成することによって，約 5dB のパスダイパーシチ効果が現れている

のが確認できる.また提案方式は 8 素子無指向性アレ一方式に比べて，約 2dBの利得改善がみら

れる.
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図 3.8: 2 波が同一方向から到来するときの指向性パターン
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図 3止 2波が同一方向から到来するときの BER特性

フエージング下の特性

表 3.2 のモデル B に示すように，独立な準静的レイリーフェージングを受けている 3 波がそれ

ぞれ異なる方向から到来する場合を検討する.

図 3.7 にフェージング環境下における提案方式の BER特性を示す.従来のアダプティプアレー

(w/o PD) では ， lT 遅延波， 2T 遅延波をそれぞれ抑圧するため，フェージング下の 1 プランチダ

イパーシチと同様， BER特性は平均 Eb/NO に反比例している.パスダイパーシチを適用すると，

BER = 10-2 において EGC の場合約lOdB， LSC の場合約 12dB のパスダイパーシチ利得が得られ
ている.これは，各到来波方向が空間的に離れているため，アダフ。ティプアレーによって非希望波

の分離抑圧が十分に行われ，互いに独立にフェージング変動する各希望波成分が最適にダイパー
シチ合成されていると考えられる.
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図 3.10: 1 波の到来方向がランダムに変動するときの BER特性

2波が同一方向から到来する場合の特性

表 3.2 のモデル C に示すように，それぞれ独立な準静的レイリーフェージングを受けている 3 波

のうち 2 波が同一方向から到来する場合を検討する.

図 3.8 に提案方式アダプティプアレーを用いたときの各遅延時間に対する指向性ノ号ターンを示

す.平均 Eb/NO=20 dB とした.図の合成ノ号ターンより，アダプティプアレーによる空間処理だけ

では，直接波と 1T 遅延波が分離できないことがわかる.このとき，アダプティプアレー出力信号

は ISI により波形ひずみが生じ， BER が劣化する.

図 3.9 に準静的フェージング環境下において 2 波が同一方向から到来する場合の BER特性を示
す.パスダイパーシチを適用した場合は， LSC と EGC のほかに，遅延プロファイルに基づく到来
方向選択性等利得合成 (EGC+SC)も記載した.この合成方法は，同一方向の到来波がある場合に
は，それらにヌルを向け，異なる方向の到来波にビームを向けるアダプティプアレー出力のみを
選択するダイパーシチを行い，また同一方向到来波がない場合には等利得合成ダイーパシチを行

う.具体的には，アンテナ素子選択時に，選択された素子と各遅延プロファイルによる希望波受
信強度の順番の情報が得られるので，それが各到来波において一致した場合，選択合成を行うも

のとする.上述した動作に従うと，シミュレーシヨンでは，各素子の遅延プロファイル推定は完

全としているため， 2波の到来角が 22.50 以内に近接している場合に受信強度の強い素子の順番が

一致する.

パスダイパーシチを適用しない場合 (w/o PD), BER = 2 X 10- 1 付近で軽減困難誤りが存在する

が， EGC によって BER のフロアを 2 けた以上改善できる.また LSC を適用することによって，

EGC における BER のフロアも更に 1 けた以上改善できる.また EGC+SC では，直接波と 1T 遅
延波が同一方向から入射するため，どちらのパスに対するアンテナ素子選択も同一であり，その
結果 2T アダプティブアレー出力のみを選択 (SC)することによって， BER の劣化を防いで、いると

考えられる.そのため， BER特性は図 3.7 の w/oPD の場合と同様に，平均 Eb/NO に反比例してい

ることが確認できる.
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図 3.12: 選択素子数特性

1 波の到来方向が変動する場合の特性

表 3.2 のモデル D に示すように， lT 遅延波の DOAθl がパーストごとにランダムに変化する場

合を検討する.

図 3.10 に 3 波フェージング環境下において θl がランダムに変動するときの平均 BER特性を示

す.ただし θ1 のランダム試行回数は 10000 固とした. EGC では， lT 遅延波が直接波または 2T遅

延波と近接した方向から到来する場合，それらを空間的に分離できずアダプティプアレー出力に
干渉成分を含むためにパスダイパーシチ合成後の BER にフロアが生じる.それに対して， LSC合
成した場合には，空間的に分離できない干渉成分を最小平均 2 乗誤差制御によって抑圧できるた
めフロアが生じず大きな特性改善が図れる.
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μ 特性

ウェイト更新時の収束速度はステッブ。定数μ に依存する.伝搬路状況が逐次変化するフェージ

ング時には，ステップ定数による BER特性の変化が顕著に現れることが予想される.そこで，ス

テッフ。定数μ をパラメータとしたときの BER特性を図 3.11 に示す.伝搬路モデ、ルは表 3.2 のモデ

ル D とし，選択アンテナ素子数は K=4， パスダイパーシチは適用していない.

一般に，ステッフ。定数μ を大きくすると，収束は速いが雑音の影響を受けて誤差も大きくなり，

ステップ定数を小さくすると，ウェイトが限られたイタレーション回数で十分に収束しないため

に特性に劣化が生じる.今回のシミュレーションでは，十分なプリアンプル長でイタレーション

を行っているため，ステップ定数はμ= 0.02 より小さく設定すればよいことがわかる.

選択素子数特'性

提案方式では，指向性アンテナ素子を用いているため， 1 素子だけでも指向性の背面方向から到

来する非希望波を除去することができる.しかしながら，アンテナ素子に入射する非希望波を抑

圧する場合，アダプティプアレーの自由度，すなわち形成できるヌルの個数を大きくするために

は，アンテナ素子数が多い方が有利である.ゆえに選択するアンテナ素子数によって特性に最適

値が存在すると考えられる.

アンテナ素子選択数をパラメータとしたときの BER特性を図 3.12 に示す.伝搬路モデ、ルは表

3.2 のモデル D とし，ステップ定数はμ= 0.02，平均 Eb/NO は 0， 10， 20dB とした.

選択素子数が少ない場合， 1 素子で非希望波が入射する可能性が低くなるため，安定したアダプ

ティプアレー操作が行われる反面，自由度が低くなり，到来方向の近い波(例えば直接波と 1T 遅

延波)の方向に対して，十分なヌルが形成で、きなくなると考えられる.また選択素子数が多くなる

と，ウェイト演算量も増大してハード規模が大きくなる上に， BER特性の劣化も見られる.ここ

で，選択素子数が多い場合に，自由度が大きいにもかかわらず BERが劣化する理由として，所望

波を受信せずに干渉波のみを受信するアンテナ素子が寄在し，そのウェイトが干渉波を抑圧する

段階で必ずしも零とはならず，場合によっては発散してしまうことがあることが原因である.こ
の場合，ステッブ。定数μ を更に小さくすることで対処することは可能であるが収束速度は遅くな

る.図 3.12 より， 3 波モデルで、は選択するアンテナの素子数は 4 が適当であると考えられる.
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3.3 指向性アンテナを用いた送信用スマートアンテナ

3.3.1 送信用スマートアンテナの課題

本節では送信時におけるスマートアンテナによる指向性制御について検討する.送受信で同じ

周波数を用いる TDD(TimeDivision Duplex) 通信システムでは，伝搬路特性の可逆性を利用して受

信ウェイトと同じ送信ウェイトを採用する方法 [77， 78] が有効であるが，送受信で異なる周波数

を用いる FDD通信システムでは，その送受信周波数差のために受信ウェイトは必ずしも所望の送

信ビームパターンを形成しない [79]. 例えば， NTT ドコモの提案する W-CDMA(Wideband Code 

Division Multiple Access) では，上り周波数が 1990.5MHz，下り周波数が 2175MHz と 9.3%の周波

数差が存在するが，送受で同じウェイトを用いた場合，干渉波に向けるべきヌルがず、れ， SIR特性

が劣化する [80， 81].

そこで，このような下り回線に使用できる様々な送信ビーム形成アルゴリズムが検討されている.

例えば，送受で共用できるパラメータである到来方向 (DOA， Direction Of Arrival) に基づくビーム

制御を行う方法が一般的である [12]. 文献 [82]-[85] では，送受アンテナ(ビーム)での各信号の位

相差が等価になるように，受信ウェイトに変換を施して送信ウェイトを求めている.また，文献

[86] では，受信信号に潜在的に含まれる所望波および干渉波のステアリングベクトルを固有値展

開によって求めている.これらの方法は，送信ヌル制御のために送信ウェイトの計算に膨大な処

理量を要する上に，形成されるヌルがず、れたときの特性劣化が激しい.この対策として，ヌルの

角度幅を広げる方法がある [87]-[89]. 他にも端末局におけるパイロットビーム選択情報を上り回

線でフィードパックさせる下り送信ビームダイパーシチ [90] や，各反射波の遅延時間を推定して，

受信機内で送信カップラ出力と反射成分から伝搬路応答を模擬してその送信ウェイトを求める方

法 [91] 等が提案されている.

本節では， FDD通信システムにも適用することができる送信用スマートアンテナとして，簡易

に所望波の到来方向を推定して送信ビームを形成するアルゴリズムを提案する.

3ふ2 送信アルゴリズムの概要

一般に，平均受信 SIR を最大にする重みベクトル w。は，

Rxx -lp 

W
O = pHRxx -lp (3.14) 

で与えられる [92]. ここで， Rxxは受信信号のスナップショットベクトル Xk の相関行列を表し ， P

は送受間で既知な信号系列(参照信号) dk と Xk との相関ベクトルを表す.すなわち，

Rxx = E[XkXk H] 
p = E[XkdZ] 

で与えられる . Xk> W。は共にアンテナ素子数N個の要素をもっ縦ベクトルで、ある.

(3.15) 

(3.16) 

これを基に，下り回線に対しでも送信ヌル制御を行う送信ウェイトを計算するには，アンテナ

素子数の 2 乗オーダーで計算量が増大する逆行列演算や，固有値展開などの膨大な処理量を要す

る上に，干渉波方向の変動や送信系のキャリプレーションの不完全によって，形成されるヌルが
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DirectionalAntenna 

#1 

#N 

図 3.13: 基地局送受信装置

ずれたときの特性劣化が激しいという欠点がある.また，ヌルに対するロバスト性をもたせるた

めに，ヌルの幅を広くするアルゴリズム [87， 88] も検討されているが，計算量が膨大になる問題が

ある.そこで，演算量を低減するために，送信時に干渉波方向に積極的にヌルを形成することを

しないで，低サイドロープのペンシルビームを形成するのが効果的であると考えられる.

提案する送信アルゴリズムを以下に示す.図 3.13 に提案する送信アルゴリズムを適用したスマー

トアンテナ基地局の構成を示す.アンテナ部分は，指向性をもっアンテナ素子をエレメントとす

る等間隔円形配列アレーとなっている.

まず，互いに異なる指向性をもっ複数の指向性アンテナ#1"-'#N で受信された信号は，周波数の

異なる送受信信号を分波するデュプレクサを経由して受信アンテナ選択器に入力される.これと

並行して，遅延プロファイル推定器において，各アンテナ素子の受信信号に対する平均遅延プロ
ファイルが推定される.ここで，平均遅延プロファイルとは，直接波およびその遅延波の到来す

る時刻および平均受信電力をそれぞれ測定したものを示す.

推定された各アンテナ素子毎の平均電力遅延プロファイルの結果を基に，各遅延時間の所望波に対

して最適なアンテナ選択を行う.具体的には受信信号の電力値が大きい素子を上から順に K(K <N) 

個選択する.その後，アダプティプアレーによる空間信号処理が行われる.ここで，第 3.2 節にあ
るように，遅延波は異なる伝搬路を経由した所望波とみなせるため，後段で遅延波合成の時空間

等化処理をすることもできる.

一方，受信フローと同時に，推定した遅延プロファイルを基に，所望波の DOA の粗推定が行わ

れる.ここでは，アンテナ素子の指向性を考慮して，単純にすべての遅延プロファイル中の所望
波電力を比較することによって到来角度範囲 φ が推定される.これらの遅延プロファイルは，受
信系で時空間等化信号処理を行うために必須の処理なので，これを利用することによって，特別
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複雑な計算をすることなく，所望波の到来角度範囲をある程度限定することができる.φ が求ま

ると，その方向に利得をもたない指向性を有するアンテナ素子は無関係となるので，送信アンテ

ナ選択器において候補から除外される.

その後， φ の範囲内で受信電力の大きい 2 アンテナ素子によるヌルパターン走査を行うことによ

り，所望波の DOAcþo を限定する.この推定したゆo 方向ヘメインビームを向け，かっサイドロー

プを意図的に低く抑えるようなビームを形成する送信ウェイト Wsを求める.このようなビームパ
ターンによって，各端末局における平均 SIR を改善することができると予想される.具体的な低

サイドロープ送信ビームは，選択された指向性素子の励振振幅を適当に定めることによって設定

できる.

この方法は，干渉波方向にヌルを向けないものの，干渉波の DOA に推定誤差が含まれる場合や，

干渉波の DOAが変化したり，また角度広がりをもっ場合に対してロバスト性があるという特徴を

もっ.また， MUSIC 法等の高分解能 DOA推定法に比べて，必要な処理量を大幅に低減できる.

到来角度範囲推定

到来角度範囲推定の具体例を説明する.

各アンテナ素子で信号を受信したときの各到来波の状態と遅延プロファイルの例を図 3.2 に示

す.図 3.2 では直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波，同一チャネル干渉波が到来してい

るが，各アンテナ素子毎に，シンボル時間 T おきの平均電力遅延プロファイルが図のとおり推定

されているとする.また， 8 素子の指向性アンテナ素子を互いの指向性がアレー中心から放射状に

向くように円形配置している.指向性はコサインビームパターンを有し，ビーム半値幅は 90 度で

あるため，隣接するビームはオーバーラップしている.

図 3.2 では，直接波を受信しているアンテナ素子は，アンテナ#1 ， #2, #8 だけであり，それぞ

れの平均電力遅延フ。ロファイルを比較すると，アンテナ#1 で最も電力値が大きく， #2 および#8 で
はそれに次いで、同程度の電力値になっている.これはアンテナ素子間隔が比較的狭い(半波長程度)

ので，受信信号聞のフェージング相関が極めて高くなるためであると考えられる.また，各アン

テナ素子の指向性は水平面内で左右対称なので，このことより，直接波はアンテナ#1 の正面方向

(ゆ =0。とし，右目りに正の角度をとるものとする)から到来していると考えられ， φ= ー 11.25'"

1 1.25 0 (22.50 のビーム幅)と推定できる.同様にして， 1 シンボル遅延波に対しては φ= 45"'67.50 , 
2 シンボル遅延波に対しては φ= 123.75"'146.250 と推定できる.
DOA角度範囲の推定値についてどこまで狭く見積もれるかは遅延プロファイル中の受信電力推

定値の信頼性に依存する.雑音の影響等が無視できれば，所望波を受信したときの各アンテナ素子

の受信電力値の差を求めればおおよその角度範囲 φ を絞り込むことができる 上記方法では受信電

力が最大のアンテナ素子から順に 2個選択する場合は φ= 450 , 3 個まで選択する場合は φ= 22.50 

となる.

ヌルパターン走差による DOA推定

前節で推定した DOA範囲 φ を利用して， MUSIC 法に替わる計算量の少ない DOA推定法とし

て，ヌルパターン走査を用いることができる.ヌルパターン走査による DOA推定は，受信信号に
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対して角度掃引に相当する重み付けを試行することで，より正確な DOA を推定することができ

る.図 3.14 に DOA 推定の様子を示す.本提案方式では，指向性アンテナ素子の遅延プロファイ

ルにより到来方向に対して大きな利得をもっアンテナ素子が特定できるので，そのうち受信電力

が大きな 2 素子を用いて走査用ヌルパターンを形成する.

ヌルパターンとは，ある方向ゅにヌルを向ける指向性パターンのことであり， 2素子のアンテナ

受信信号に，指向角度に基づく重み付けをしたときの出力で定義される.図 3. 14(a) に示すように，

このヌルパターンを用いて既に推定された角度範囲 φ 内で角度掃引を行う.実際の掃引は離散的

に行われるため，ヌルパターンによる角度走査出力は図 3. 14(b) のような線スペクトルになり，こ

の走査出力振幅が最小となる角度が所望の DOAtþo として検出できる.

以下，図 3.2 の場合を例に DOA の推定手順を説明する.直接波に対しては，アンテナ#1 と #2 を

用いて走査用ヌルパターンを作ることになる.角度掃引を細かい分解能で行うと処理時間および

計算量が大きくなるため，送信ビームのメインロープ幅に対してピークからの利得劣化が無視で

きる程度の角度間隔で離散的に行う.後述のシミュレーションでは 10 間隔で求めている.

このとき角度。における走査出力 E(ゆ)は次式で与えられる.

E(ゆ)

@1(ゆ)

@2(ゆ)

Xl ・ @1(ゆ) X2 ・ @2(ゆ)

Gl(ゆ) G2(ゆ)

Z 侃p{j子 siゆ

(3.17) 

(3.18) 

(3.19) 

ここで，ヌルパターン走査の際は 2 素子リニアアレーとみなして計算している.なお， Xl , X2 は

#1 および#2 での受信信号， d はアンテナ素子間隔， λ は波長， ψ は着目する 2 素子リニアアレー

のボアサイト方向と 8 素子円形アレーの O。方向とのオフセットを表す.この例では， ψ= 22.50 と

なる.また ， Gl(φ)， G2(tþ) はアンテナ素子指向性を表しており次式で与えられる.

( v6 cos t� ーπ/2 くゆく π/2
Gl(ゆ) = ~ ~守

I U otnerwlse 
(3.20) 

r V6 cos(ゆ一 π/4) 一π/4 くゆく 3π/4
G2(ゆ) = ~ハ

I 0 otherwise 
(3.21) 

C
B
G
 

φ 

Angle nu 

A
U
l
 

(a) (b) 

図 3.14: ヌルパターン走差による DOA推定
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ヌルパターン走査の計算の際，受信信号をバッファに蓄えて非リアルタイム処理ができる場合，理

想的には各アンテナ素子の受信信号 1 シンボルだけを用いて繰返し角度挿引を誌行することでDOA

が推定できる.

形成する送信ビームについて

ここで，形成すべき送信ビームパターンについて考察する.前述のとおり，ヌルパターンは角

度に対して急峻に利得低下を生ずるため， DOA の変動に対して非常に敏感である.他方，メイン

ロープの方はやや広いビーム幅をもち，角度変動に対してピークからの利得劣化が緩やかである

ので， DOA の推定精度が悪い場合や，送信回路の校正不備によるビームのピークずれが生じた場

合，さらに端末局の移動や周辺環境の変動により受信時DOA と送信時 DOAが異なる場合などに

対しても強い耐性をもっと考えられる.よって，推定精度は悪いがMUSIC法に比べてはるかに計

算量の少ない DOA推定法で所望波方向を検出しても所望波に対する送信ビーム利得はさほど低下

しないと考えられる.

また，送信ビームパターンは所望波方向に向けるメインロープ以外の角度に対しては極力低サ

イドロープを有するパターンを形成すれば，最適でないにしても，干渉局方向への放射利得をあ

る程度低減することができる.従来の SIR最大化受信重みベクトルを基にした送信重みベクトル

を用いると，ヌルが干渉波の方向と完全に一致した場合は，大きな干渉抑圧効果が現れるが，そ

の方向がずれたときに利得をもってしまうことが多々ある.それならば，もともと低サイドロー

プのビームパターンを形成すれば，干渉抑圧効果もあり，干渉方向がずれて検知された場合でも

その劣化は少ない.

少ない素子数で低サイドロープのビームパターンを形成するのは困難で、あるので，本論文では，

選択したアンテナ素子の遅延プロファイルの所望波電力値に比例した励振振幅を用いた.

3.3.3 シミュレーション結果

本提案方式の効果を評価するため，計算機シミュレーションを行った.基地局アンテナは隣接

素子間距離が半波長の 8素子円形アレー配置とし，素子指向性は半値幅 900 のコサインビームを用
いた.選択素子数は 4 とし，送受信はルートロールオフ整形された QPSKj同期検波を行い，その

ロールオフ係数は α=0.5 のルートロールオフフィルタとした.また，オーバーサンプリング数は 5

とした.遅延プロファイル推定器は，シンボル単位のスライデイング相関によって構成した.相

関は受信側でも既知のトレーニング系列を用いて行い， トレーニング系列として系列長 1 = 63(段
数 6) の PN 系列を採用した.積分区間は PN符号の 1 周期分とした. i 番目のアンテナ素子におけ

る電力遅延プロファイルは次式で、与えられる.

Pj(r) = 培 IXj(めd日2 (3.22) 

ただし， r は遅延時間を表す.
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図 3.15: 到来波電力推定結果(1)
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図 3.16: 到来波電力推定結果 (2)

遅延プロファイル推定結果

まず， 3 波が到来するときの遅延プロファイルの推定精度について述べる.

図 3.15 に各アンテナ素子毎に推定した遅延プロファイルの各到来波電力を示す.縦軸はスライ

デイング相関による相関出力値，横軸はアンテナ素子番号を示す. 3 波が到来し，各到来波の DOA

は直接波が 00 ， 1 シンボル遅延波が 500 ， 2 シンボル遅延波が 1300 とした.図中の DOA= [i, j， 灯

は ， i , j , k がそれぞれ直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波の DOA(単位は。)を表す.ま

た， CNR(搬送波電力対雑音電力比)は無限大とした.実線が直接波の電力値，一点鎖線が 1 シン

ボル遅延波の電力値，点、線が 2 シンボル遅延波の電力値を表す. #1 , #2, #4 のアンテナ素子の最

大指向性方向はそれぞれ 00 ， 450 , 1350 であるので，到来方向とその到来波電力の関係が一致し

ているのがわかる.またコサインピームの素子指向性より隣接素子の最大指向性方向において電
力値が半分になるが，図中の相関出力もおおよそ半分になっており，遅延プロファイルの推定精

度の高さが確認できる.
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図 3.18: 到来波電力推定結果的

図 3.16 は CNR= ∞で，直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波がそれぞれ 00 ， 200 , -200 

から到来する場合の推定電力値である.図より，最大電力値を得るアンテナ番号と 2 番目に大き
い電力値を得るアンテナ番号の各出力値を比較するとおおよその DOA の分布が予想できる.ま

た，各遅延波の到来方向分布に依存せず，正しい遅延プロファイル推定が可能であることを示し

ている

図 3.17， 3.18 は CNR を 10 dB としたときの特性である.直接波， 1 シンボル遅延波， 2 シンボ

ル遅延波の DOA はそれぞれ 00 ， 200 , -20。とした.ただし PN系列長は，図 3.17 が 15，図 3.18

が 63 とした.図 3.16 と比較すると， CNRが悪くなっても推定電力値のアンテナ素子毎の傾向は

変化しないが， PN系列の段数が小さくなると推定誤差が大きくなるのがわかる.これは，スライ
ディング相関を行う際に， PN系列の段数が大きい場合， 1 周期分の畳み込み積分によって S/N を

かせぐことができるため， CNRが小さくても遅延プロファイルの推定に影響を与えないものと考

えられる.例えば，図 3.17 では，単純に相関出力の大小だけで到来方向範囲を推定すると， 1 シ

ンボル遅延波が 22.50
....... -450 の範囲内から到来すると誤推定される.
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図 3.19: 直接波電力の推定結果
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8 

図 3.20: 遅延波電力の推定結果

図 3.19， 3.20 に遅延時間を変化させたときの遅延プロファイル推定結果を示す. CNR= ∞で，

2 波が到来すると仮定し，直接波，遅延波の DOA はそれぞれ 00 ， 600 である.図 3.19 より，受信

信号はロールオフ整形されているためナイキスト条件を満たしているが，遅延時聞が 1 シンボル
に比べて短くなるにつれて，遅延波のエネルギーが直接波に対する相関出力に漏れ込み，直接波

方向および遅延波方向の電力が増えるため，アンテナ#1 および#3 の相関出力値が大きくなる.逆

に図 3.20 では， 1 シンボル遅延時の相関結果に比べて遅延波のエネルギーが減る分，遅延波の推
定電力値が小さくなる.しかし，本DOA推定方法は，着目する到来波の各アンテナ素子毎の相対
電力が重要なので， 4/5T 程度の遅延ならば遅延時間による影響はほとんどないと考えられる.ま
た，遅延波の DOA が直接波の DOA と離れていれば，後段で行われる指向性制御によって影響を

抑えることができる.
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図 3.21: DOA範囲の推定結果(1)

図 3.22: DOA範囲の推定結果 (2)

DOA推定結果

先に示した遅延プロファイルの結果より，まずDOA範囲を推定する.図 3.21 "'3.25 に直接波の

DOA をゆ0= -450 ~ 450 まで変化させたときの DOA粗推定の結果を示す.図中の実線および一点
鎖線はそれぞれ推定した DOA範囲 φ の上限と下限を表す. 3 波が到来し，直接波， 1 シンボル遅

延波， 2 シンボル遅延波がそれぞれ 00 ， 200 , -20。から到来とし， PN系列長は 63 とした.

図 3.21 は， CNR を無限大とした場合の結果である.破線が実際の DOAcþo を表し，この破線が

推定した DOA範囲 φ の実線と一点鎖線の間に入っていれば推定が正しいことを示す.この場合，

DOA範囲は正しく推定されているのがわかる.

図 3.22 では， CNR がlOdB と図 3.21 に比べて悪くなっているため遅延プロファイルの推定誤り

が生じ，その結果推定した DOA範囲がずれている部分が存在する.しかし，もともと φ に 22.50

の角度幅があるため，特に雑音による劣化は生じていない.これより ， DOA範囲については，遅
延プロファイル推定ほどの精度は必要ないといえる.
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図 3.23: DOA範囲の推定結果 (3)

図 3.24: DOA範囲の推定結果 (4)

図 3.23"'-'3.25 に， 200 方向から到来する 1 シンボル遅延波の遅延時間をそれぞれ 2/5T ， 3/5T, 
4/5T と変化させた場合の結果を示す.これらの図より遅延時間が4/5T であれば， DOA範囲推定

誤りはほとんど生じないが， 3/5T より小さくなると誤推定が生じている.後続のヌルパターン走

査による DOA推定はここで求めた DOA推定範囲が走査範囲となるので，この誤推定の影響によ

り DOA の推定誤差が増大することになる.

次にヌルパターン走査による DOA推定の誤差について検討する.

図 3.26 にヌルパターン走査結果を示す. 1 シンボル遅延波， 2 シンボル遅延波の DOA はそれぞ

れ 200 ， -200 とし，直接波の DOA を -450 "'-'450 と変化させた.また CNR= ∞である.グラフの
縦軸は，ヌルパターン走査出力 IE(ゆ)1 の逆数を対数表示したものであり，これによりピークを得る

角度が求める DOA である.

図 3.27， 3.28 に DOA推定結果を示す.直接波と等電力の遅延波が +200 ， -200 方向に存在し，

CNR はそれぞれ 20dB ， 10dB とした. 1 つの DOAcþo に対して 10 回試行を行っている. DOA の推
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図 3.25: DOA範囲の推定結果 (5)

50 

-40 ・20 0 20 

Scan Angle 中 [degree]

図 3.26: ヌルパターン走査結果

定誤差の標準偏差 σ は次式で与えられる.

σ= 古 2(Oest(め - tPO)2 (3.23) 

ただし ， M は試行回数，ゆest(k) は k 回目の試行時の DOA推定値である.式 (3.23) より， DOA の推

定誤差は，それぞれ1.030 ， 3.1 0 となり，高い推定精度が得られることがわかる.また， CNR=30dB 

のときの推定精度は 0.380 となる.

また ， 8 素子円形アレーを用いた場合の演算量について MUSIC 法と比較したものを表 3.3に示

す.四則演算について示し，ヌル走査の際に角度毎に必要な計算量と，それ以外のもの(例えば，
遅延プロファイル測定や相関行列計算など)と分けて表示した.N はアンテナ素子数， L は到来波
数， M はスナップショット数， P は PN長であり，加算平均化によって SjN を稼ぐという点では，

M と P は同程度の量となる.ピークまたはヌル走査は 10 間隔で行うものとした.なお， MUSIC 

法では無指向性アンテナを用いる.図 3.29 にアンテナ数を変化させたときの提案方式と MUSIC
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図 3.27: DOA推定結果 (1)
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図 3.28: DOA推定結果 (2)

法の演算回数を示す.演算回数は乗算，加算，除算回数の総和と定義し，スナップショット数およ

び到来波数をパラメータとした.例えば， N=8 , L=l , M=P=63 のとき，提案方式は MUSIC 法の

1/35 にまで演算量を低減でき，到来波数が 3 の場合でも演算量を 1/12 に低減できる.特に固有値
計算を必要としない点で提案方式は有効で、ある.なお，比較対象としている MUSIC 法は第 2.4.4

節で示した計算過程を経て到来方向を推定する.

また，本提案方法では， φ とゆを推定する計算には計算量と推定精度のトレードオフが存在す

る.φ を狭く絞ると ， ø の走査角度範囲が狭くなるため計算量は減少するが，その推定誤差により

ゅを求めることができなくなる場合がある.

送信ビームパターン
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ビームパターンについては，励振振幅を以下のように決定する.

1. 1 素子選択の場合
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表 3.3: 提案方式と MUSIC 法の演算量比較

|項目
固有値分解

走査回数

1 つの角度あたりの乗算回数

1 つの角度あたりの加算回数

1 つの角度あたりの除算回数

その他の乗算回数

その他の加算回数

その他の除算回数

10
6 

ω 
c 
。

+-' 
o " 
210w 
ω 
C 

~ 

~ 104 

ω 
4コ
E 
コ

Z 103 

提案方式 MUSIC 法

。 1 

23L 360 

8 4N2 + (6 -4L)N -2L 

6 4N2+(4-4L)N-3 

4 2 

6NPL 4N2M 

(4NP-N)L 4N2M+2M-2 

NL 2 

2 4 6 8 10 12 14 16 
Number of antenna elements 

図 3.29: 提案方式の計算量

2. 選択素子において等励振

3. 遅延プロファイルから得られる受信電力推定値に比例した励振

図 3.30 にゆ0=500 のときの送信ビームパターンを示す.実線は選択したアンテナ素子に対して

遅延プロファイルの電力推定値に比例した励振振幅を与えた場合，破線は等励振振幅を与えた場

合，点線は最大受信電力の 1 素子のみを用いた場合を示す.図 3.30 より，受信電力に比例した重
み付けによって低サイドロープ化が図れ， 1 素子のみを選択した場合に比べてビーム幅を狭くでき

ることがわかる.また，選択されないアンテナ素子方向へは利得をもたないことも確認できる.
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180 

図 3.30: 送信ビームパターン

3.4 結言

本章では， TDMA システムにおける高品質伝送の実現を目的として，時空間等化を行うスマー

トアンテナ受信方式を提案した.遅延波が存在するフェージング環境下において，提案方式は，指
向性アンテナをその指向性ノtターンが互いに重複するように円形配列することで演算量低減を図

りつつ，各遅延波を分離抽出して合成することができることを示した.
まず受信用スマートアンテナとして，指向性アンテナ素子アダプティプアレーを用いたパスダ

イパーシチ方式を提案し，計算機シミュレーションによってその伝送特性を評価した.各指向性
アンテナ素子の遅延プロファイルをもとに最適な素子を選択してアダプティプアレーを行うこと

により，少ない演算量で不要波を抑圧することが可能であり，遅延時間ごとに各アダプティプア
レー出力を合成することにより，大きなパスダイパーシチ効果が得られることが確認できた.
提案方式のような 8 素子円形アレー配置の場合， 4 素子を選択することによって， 8 素子無指向
性アレーに比べて，演算量は約半分に低減でき，かつ各素子のもつ指向性利得によって EblNo で
2~3dBの改善がみられた.また，同一方向から到来する遅延波に対しても，パスダイパーシチで、

最小平均 2乗誤差に基づいた合成によって抑圧，合成することができ，良好な特性が得られた.

さらに，同受信機構成を利用した送信用スマートアンテナにおけるビーム制御方法を提案した.

計算機シミュレーションにより，以下のことがわかった.

-遅延プロファイルの推定精度は各遅延波の DOA に依存しないが， CNRが低い場合や PN 系

列長が短い場合，遅延プロファイルの推定誤差が大きくなる.

・遅延時間が 1 シンボル長より短くなるにつれて推定誤差が大きくなるが，各アンテナ素子毎
の相対電力を比較して DOA推定をするため，遅延時間が 4/5T 以上ならばほとんど影響は
ない.また，遅延波の DOA が所望波の DOA と離れていれば，後段で行われる指向性制御
によって影響を抑えることができる.

・提案する DOA 推定方式は，例えば，アンテナ数 8，到来波数 1，スナップショット数 63 の
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とき， MUSIC法に比べて演算量を 1/35 に低減できる.また，到来波数が 3 の場合でも演算

量を 1/12 に低減できる.

• CNRが 20dB， 10dBのとき， DOA推定誤差はそれぞれ1.030 ， 3.1 0 と高い推定精度が得られる.

.送信ノ号ターンは推定された遅延プロファイルの電力値に比例した励振振幅を配分することに

よって低サイドロープ化が図れる.

以上より，提案方式は簡易に高精度な到来方向推定ができ，所望の送信ビームを形成できるた

め，特に，伝搬路の可逆性が成立しない FDD システム用として有効であることを明らかにした.
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PHS用干渉除去スマートアンテナ

4.1 緒言

前章では， TDMA システム基地局用スマートアンテナとして，時空間信号処理による受信方式

を提案し，その有効性を確認した.本章では，第 3 章で提案したスマートアンテナの具体的な適用

システムとして PHS を想定し，様々なアンテナパラメータ，伝搬路モデ、ルを適用したときの伝送

特性をシミュレーションにより明らかにする.また，実伝搬環境での動作を確認するために，同

一チャネル干渉除去型スマートアンテナ受信装置を開発し，ハードウェアによる実証実験により，

アンテナ素子として，無指向性アンテナと指向性アンテナを用いた場合の特性比較も含めて検討

し，提案方式の有効性を実験的に明らかにする.

4.2 PHS基地局へのアダプティブアレーの適用

1998 年に電気通信技術審議会は，公衆用 PHS の高度利用促進策として， PHS 基地局にアダプ

ティプアレーを用いることを推奨しており [93]，各事業者は周波数有効利用および、カバーエリアの

拡大を図る技術として導入を検討してきた.その結果， 1998 年から， DDI ポケット(現WILLCOM)

が，アダプティプアレーを用いた PHS 基地局を実用化している [94]-[97]. 一方，特に海外におけ

るポイントツーポイントのサービスとして，ワイヤレス・ローカル・ループ何TLL) と呼ばれる加

入者無線通信システム [98] が注目されている. これは，主に固定加入者への高品質な通信を提供

するサービスであるが，有線システムに比べてインフラを容易かつ安価に構築できる利点をもち，

エリアの拡大，高品質回線の保持のためにアダプティブアレーが導入されている.

PHS基地局にアダプティブアレーを適用したときの第一のメリットは加入者数の増大である.メ

インビームの追従によって，仮想的にエリアの拡大を図り，ヌル形成によって，近隣の与干渉基

地局からの受信や遅延波を抑圧し，また同時に同一チャネルを使用する近隣端末局への送信を極

力抑えることができ，結果として収容能力が向上することが知られている [99][100]. 同様の効果

は，一つの基地局のセルサイズを小さくして基地局を数多く配置することによっても実現可能で

あるが，インフラ設置コストやハンドオーバの頻度の点から，スマートアンテナ基地局が有利で

あると考えられる.また， トラヒックの大群化効果により，エリアが大きく収容チャネル数の多

い基地局を用いる方が通信容量の増加も期待できる.
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表 4.1: シミュレーション諸元

アクセス方式 TDMA/fDD 

変復調方式 差動符号化 π/4 シフト QPSK(遅延検波)

ピットレート 384 kbit/s 

送受信フィルタ ルートロールオフフィルタ(ロールオフ率 α= 0.5) 

PHS フォーマット 収束十分条件

パースト構成 参照シンボル 12 シンボル 180 シンボル

情報シンボル 90 シンボル 180 シンボル

アンテナモデル 4素子の無指向性アンテナを正方形アレー配置

隣接アンテナ素子間隔 d=0.5λ， 2/! (等間隔， λ は波長を表す)

AA アルゴリズム CMA， LMS(共にウェイトの更新はシンボル毎に行う)

伝搬路モデル 静特性(フェージングなし)

2 波到来モデ、ル (D/U = 3 dB) 

4.3 PHS基地局用アダプティブアレーの伝送特性

4.3.1 シミュレーション条件

本節では，スマートアンテナの有効性を確認するために計算機シミュレーションにより評価を

行う.シミュレーション諸元を表 4.1 に示す.適応アルゴリズムとしては，第 2.4.3 節に示したよ

うに比較的処理量の少ない逐次更新型の LMS と CMA を採用し，比較検討を行う.

シミュレーションにおける信号のフローについて説明する.計算機シミュレーションは等価低域

系で行われ，まず，送信 PN ピット系列 (9 段の M系列)から差動符号化 π/4 シフト QPSK のベー

スパンド信号を作成し，ルートロールオフフィルタ (α= 0.5) を通す.その後，到来方向と各アン

テナ素子の配置で決まる位相シフトが加味されて受信される.ただし，各到来波の初期位相はフ

レーム毎にランダムな値をとるように設定した.各アンテナ素子の受信信号は，復調部において，

フィルタリング;フレーム同期，サンプリングなどの処理が行われる . AjD 変換器の量子化ピット

数による丸め誤差の影響はないものとした.

フレームタイミングは所望波に対して完全に同期が取れているものとし，シンボルタイミング

は 5 倍オーバーサンプリングしたときの中心シンボルとした.アダプティプアレーのウェイトはシ

ンボル毎に更新式を計算し，その初期値はすべて 0 とした. PHS のフレーム構成を図 4.1 に示す.

トレーニングシンボルとして， S(スタートシンボル)と PR(プリアンプル)と UW(ユニークワード)

の合計 12 シンボルを用いることとした.

アンテナアレー構成に関しては，図 4.2 に示すように，正方形の頂点にアンテナ素子をそれぞ

れ配置し， 1 番目のアンテナ素子の方向を到来角度θ=0。とし，時計回りに正の値をとると仮定

する.
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図 4.1: PHS のフレーム構成
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図 4.2: アンテナアレー配置

4.3.2 シミュレーション結果

1 波静特性

伝搬路モデ、ルとして，所望波のみが到来し (θ= 00 )，その受信レベル変動はガウス雑音のみに依

存する環境を仮定する.図 4.3 に，静特性条件下における LMS アダプティプアレーを用いたとき

のピット誤り率 (BER: Bit Error Rate) 特性を示す.
評価基準の SjN としては，無指向性アンテナ 1 素子あたりの平均 Eb/NO (1 ビットあたりの信号
エネルギー対雑音電力密度比)を用いた.アダプティプアレーを適用しない無指向性アンテナ 1 素
子による遅延検波 π/4 シフト QPSK の理論値を一点鎖線で示し，そのシミュレーション値を (0)

で示す.遅延検波時の π/4 シフト QPSK の理論式は以下のように近似できる [46].

ぬ
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一
一
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'D 
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(4.1) 

ただし， γ は Eb/NO である.

アダプティプアレーを用いた場合，単プランチ π/4-DQPSK に比べて 6dB の利得が得られた.こ
のことは，静特性条件下においては，各アンテナ素子からの入力に含まれる信号成分が同相となる

よう空間ウェイトの制御が行われることにより ， S/N が単純に素子数倍増加したことを意味する.
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図 4.3: 1 波静特性条件下における LMS アダプティプアレーの BER特性

2波静特性

ここでは，所望波と干渉波がそれぞれ 1 波ずつ存在したときの CMA および LMS アダプティプ

アレーを用いたときの諸特性について示す.各到来波は角度広がりをもたないと仮定する.すな

わち各アンテナ素子での受信信号は，各到来波にアンテナ素子間の距離に相当する位相回転のみ

が付加された状態となり，また加わる雑音はアンテナ素子毎に独立な変動をするガウス過程であ

る. TDMA スロットにおけるパースト構成は表 4.1 の収束十分条件を用いた.

CMA, LMS ともに逐次ウェイトを更新していくアルゴリズムであるが，その収束性を決定する
上でステップサイズ、定数μ は非常に重要なパラメータである.

図 4.4にステップサイズ定数μ を変化させたときの BER特性を示す.それぞれ所望波が 0。方

向，干渉波が 600 方向から到来すると仮定し ， D/U(所望波対干渉波電力比)は 3dB とした.また，

Eb/NO は 4dB とし，アンテナ素子間隔 d は半波長と 2波長の場合を示した.図 4.4より，アンテナ

素子間隔によって BER の相対値は変化するものの， CMA は μ=0.05， LMS は μ= 0.01 の値が最適

であることがわかる.本節では，以下，ステップサイズ定数としてこの値を用いる.また，初期

ウェイトは LMS の場合は全プランチを 0， CMA の場合は第 4.3.2 節の結果より， #1 のウェイトだ

けを 0.01 にして他をすべて 0 とした.

図 4.5 に，アダプティプアレーを用いたときの Eb/NO に対する BER特性を示す.図 4.5 より，ア

ダプティプアレーを用いない場合は，受信 S/N を大きくしても，干渉波のために BER=O.l でフロ
アが生じているが， CMA あるいは LMS アダプティプアレーを適用することによって干渉波を抑

圧でき，大幅な改善がみられる.原理的には，図 4.3 の 1 波静特性と同じ曲線を描く. CMA を用

いた場合， LMS に比べて約 1dB 劣化しているが，これは収束が完全ではないこと，用いた変調方
式 (π/4 シフト QPSK) が完全には定包絡線ではないためにサンフ。ル点においてジッタを含むこと等

が原因として考えられる.

図 4.6， 4.7 にそれぞれ Eb/NO = 4dB のときのアンテナパターンと収束特性を示す.図 4.6 より，

LMS, CMA ともに所望波方向に利得の高いビームが向き，干渉波方向に完全にヌルが向いている

のが確認できる. CMA を用いたときは LMS に比べてヌルがやや浅くなっており， BER の劣化に

結びついている.縦軸は指向性利得を示しており，アンテナ素子間隠を広くするとグレーティング
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図 4.5: 2 波静特性条件下におけるアダプティプアレーの BER特性

ロープの数が増える代わりに，ビーム幅の狭い高利得のビームを形成できているのがわかる.図

4.7 では，変調方式が完全な定包絡線を保たないため， CMA は収束が遅くなっている.また，ア

ンテナ素子間隔を広げてもほぼ同じ収束特性が得られている. MSE収束値は LMS がCMA より約

1dB 小さくなっており， BER特性の差に寄与している.

次に干渉波の到来方向の依存度について検討する.

図 4.8 は所望波が0。方向から到来すると仮定したときに，干渉波との到来角度差。に対する BER

特性を示す. Eb/NO=2dB, D/U は 3dB である.適応アルゴリズムは LMS を適用し，アンテナ素子
間隔をパラメータとしている.図 4.8 より，アンテナ素子間隔を広げると，グレーティングロープ

の影響によって BER が劣化する角度が存在する (800 ，，-， 1000 ) が，逆にビームが細くなった分，角
度分解能が高くなり，結果として所望波と干渉波の到来角度差が小さいときでも BERが改善され

ている.θ を 00 "-'3600 の間で一様に変化させた場合の BER を (avarage) として図中に示す.その

結果，アンテナ素子間隔を広げた方が良好な特性が得られることがわかる.

図 4.9 に CMA と LMS を比較した場合の到来角度差特性を示す.アンテナ素子間隔は 2 波長の

場合である. CMA は LMS に比べて特性が劣化している.また，図 4.1 の PHS フォーマットを適
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用すると，

わかる

ウェイト更新シンボル数が少なくなり，収束不十分のためさらに BERが劣化するのが

図 4.10 に干渉波の到来方向を 3600 内でランダムに変動させた場合の平均 BER特性を示す.実

際の伝搬環境ではこのような状況が頻繁に生じるため，平均的な動作を考察するという意味で重

要である.アダプティプアレーでは，干渉波が所望波とほぼ同じ方向から到来する場合は干渉波を

除去できず，せいぜい S/N の改善しかできないために，図 4.5 の単プランチ受信(図中の w/oAA)

と同様に BER 曲線にフロアが生じる.よって，到来方向が平均化されて一様に分布されると，図

4.10 のように単プランチ受信と最適干渉除去特性の聞の領域でフロアを生じる曲線となることが

容易に類推できる. CMA と LMS ではあまり特性に差はない.また，図 4.8 からも推測できると
おり，アンテナ素子間隔を広げた方が BERが改善されているのも確認できる.

第 4.3.1 節で述べたように CMAでは評価関数に含まれるパラメータを変えることができるので，

それによる特性変化を調べる.図 4.11 に CMA における評価関数 Jpq を変えたときの BER特性を

示す.所望波が 0。方向から到来し，干渉波がパースト毎にランダムな方向から到来した場合を仮

定し，図 4.1 の PHS パーストフォーマットを適用した. D/U は 3dB ， Eb/NO はlOdB とした.評
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図 4止到来角度差特性の比較

価関数，アンテナ素子間隔をともにパラメータとしている.この結果より，アンテナ素子間隔に
かかわらず， J12 の場合はステップサイズ定数が 0.05， h2 の場合は 0.01 が最適であることがわか

る.また，この最適なステップサイズ定数を定めたとき， h2 より J12 の方がBER が良好であるた

め，本節では CMA の評価関数として J12 を採用した.

ウェイ卜初期値に関する検討

逐次更新型の適応アルゴリズムの収束性はウェイトの初期値にも大きく依存する.特に参照信
号を必要としない CMA では，解の発散や局所解への収束を防ぎ，収束速度を改善するためにも，

その最適化は重要である.そこでウェイトの初期値について検討を行う.

各イタレーション毎に求めた SIR を表 4.2 に示す.所望波は 200 方向，干渉波は 550 方向から到

来すると仮定し ， D/U は 3dB ， Eb/NO は 10dB とした.初期ウェイトは#1 のアンテナのウェイト

のみを Win とし，それ以外のアンテナのウェイトを 0 と空る.つまり，ウェイトベクトルの初期値
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図 4.11: CMA における評価関数を変えたときの BER特性

は次のように表される.

ここで， SIR は，

W(O) = (Win , 0, 0, of. 

所望波方向に対する指向性利得
SIR = 

干渉波方向に対する指向性利得

(4.2) 

(4.3) 

と定義する.表中の平均 BER は 20 シンボルの更新が終了した直後の BER を 20 パーストで平均

したものである.この表からアンテナ素子間隔を 2波長とした場合， 20 イタレーション程度で十

分な SIR および BER が得られることがわかる.

イタレーション回数が増えるにつれて，所望波方向，干渉波方向にそれぞれビームとヌルが向

くように指向性パターンが変化し SIR が改善することがわかる.アンテナ素子間隔が半波長の場

合は 20 イタレーションでも BER が劣化しているが， 2波長の場合は Win = 0.1 または 0.01 等小さ

い値をとれば，かなり少ないイタレーション回数で、干渉抑圧パターンができている.

また， PHS では，フレーム間隔が非常に短いので，直前の受信スロットにおいて決定されたウェ
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表 4.2: ウェイト初期値による SIR の変化

アンテナ 山YVin イタレーション回数 平均 BER

素子間隔 1 回 5 回 20 回

-3.11 [dB] 19.16 [dB] -10.05 [dB] 4.98xlO-1 

0.5λ 0.1 -0.54 [dB] -3.37 [dB] 7.05 [dB] 1.66x10-1 

0.01 -0.21 [dB] -3.15 [dB] 7.3 [dB] 1.55x10-1 

1.98 [dB] 18.82 [dB] 26.98 [dB] 3.89xlO-3 

2λ 0.1 5.43 [dB] 18.51 [dB] 26.67 [dB] 2.74x10-4 

0.01 5.56 [dB] 18.4 [dB] 26.64 [dB] 2.74xlO-4 

10 
Eb/No= 8dB 

同40Õ

図 4.12: パースト間ウェイト引き継ぎを適用したときの収束特性

イトをそのまま次の受信スロットの初期ウェイトとして引き継ぎ，アダプティプアレー処理を行

う方法が考えられる.この方法の効果について検討を行った結果，図 4.12 の収束特性が得られた.

図 4.12 は PHS フォーマット条件とし，所望波が 0。方向，干渉波が 60。方向から到来し ， D/U は

3dB, Eb/NO は 4dB とした.実線および破線はそれぞれLMS および CMA による結果を示す.

この図より， PHS フォーマットでは 12 シンボル(参照シンボル数に相当)毎にパーストの位相状

態が異なるので， LMS における 2乗誤差値が大きく変動するのがわかる.これは，前スロットの

最終ウェイトが必ずしも次スロットにおいても最適位相合成を行うとは限らないためであり，次の

パースト先頭で誤差が大きくなることが頻繁に生じている.それに対して， CMA では受信信号の

振幅しか観測していないため，初期ウェイトの位相成分が異なることによって誤差が大きくなる

ことはない.そのため，ウェイトの収束も早くなると考えられる.よって， CMA アダプティプア

レーにおいては，直前の受信スロットの最終ウェイトを引き継ぐ方法が有効で、あることがわかる.

図 4.13，図 4.14 にそれぞれ CMA， LMS アダプティブアレーにおいて PHS フォーマット時に

ウェイト引き継ぎを適用した場合の BER特性を示す. CMA, LMS ともに PHS フォーマットを適

用すると，収束十分条件に比べてイタレーション回数が減るため劣化が生じる.特に LMS では，

直前受信スロットの最終ウェイト引き継ぎを適用すると BER の劣化が顕著で、ある.それに対して，

CMA では劣化は生じない.
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図 4.13: PHS フォーマットにおける CMA-AA の BER特性
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図 4.14: PHS フォーマットにおける LMS-AA の BER特性

サンプリング点に関する検討

図 4.15 に CMA アダプティプアレーにおいてサンフ。ル点を変えたときの特性の変化を示す. 5倍

オーバーサンプリングしたシンボルの真ん中のサンブ。ル値を最適シンボルタイミング点としてア

ダプティブアレー処理を行った場合(図中の cunning) と最大振幅法 (MAM) を用いて最適シンボル

タイミングを決定した場合を比較する. MAM とは，オーバーサンプリングした各 5 つのサンプル

値について，合成波の振幅値をシンボル毎に累積し，その累積値が最大になるサンフ。ル点を最適

点として選択する方法である.合成波のアイパターンが平均的に最も開くところを探すため最尤

推定となる.しかし， CMA のアダプティプアレーを行う場合には合成波の最大振幅となるタイミ

ングでサンプリングすると，所望波の最大振幅となるシンボル中心サンプリングに比べて BER が

劣化することが確認できる.特に本節では，ロールオフフィルタリングのために定包絡線の失わ

れた π/4 シフト QPSK を用いているため，サンプリング位置が BER に与える影響が大きくなって
いると考えられる.
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図 4.15: サンプリング点の違いによる特性劣化

フェージング環境下の特性

伝搬路条件として，各アンテナ素子に入射する信号の位相および振幅の変動には相関が全くな

いレイリーフェージング環境を仮定する.これは，移動局の近傍で送信信号が反射・散乱・回折

された各素波が合成されて基地局で受信される環境に相当し，到来波が角度広がりを持つケース

と等価である.この場合，アダプティブアレー処理によって求まったアンテナパターンは特に意

味をなさない.

図 4.16 にフェージング変動する直接波のみが到来する場合の BER特性を示す. PHS フォーマッ

トを適用し，最大ドップラ一周波数んをパラメータとして変化させたときのアダプティプアレー
(AA), 4 合成ダイパーシチ (div.)，単ブランチ受信の特性を示す.アダプティプアレーは CMA を

適用し， 4 合成ダイパーシチは遅延検波後最大比合成ダイパーシチ，単プランチ受信は#1 のアン

テナ素子での受信を表す.ただし，アンテナ素子間隔は 2 波長とした.

単ブランチ受信およびダイパーシチ受信の場合，フェージング周期の速さによる BER特性の変

化はみられないが，アダプティプアレーはフェージング周期によって特性が変化する.干渉波が
なく，所望波のアンテナ素子聞におけるフェージング相関がO である場合，アダプティブアレーは
遅延検波前最大比合成ダイパーシチと同じ動作になる.よって，アダプティブアレーとダイパー
シチの特性の差は，最大比合成が遅延検波の前後どちらに行われたかによって生じているものと

考えられる.

また， 4合成ダイパーシチはシンボル毎に求めた瞬時ウェイトで重み付けを行い，アダプティプ
アレーは 1 パースト内は同じウェイトで重み付けを行う.そのため， fd=lOHz (んTs=2.6x lO-5 ) 程
度ではその差は現れていないが，ん=2000H叫んTs=5.2x lO-3 ) とフェージング周期が速くなるとア

ダプティプアレーの特性は大きく劣化しているのがわかる.

図 4.17 に平均 DjU が 3dB のときの 2波レイリーフェージング環境下の BER特性を示す.アダ
プティブアレーを用いても単プランチ受信やダイパーシチに比べて大きな改善が得られていない.

これはフェージング変動により，パーストの最後で得られた干渉抑圧ウェイトがパースト内すべ
てのシンボルに対して最適でないため，特にパースト前半のシンボルにおいて干渉抑圧合成が行

われなくなるのが原因と考えられる.そのため，フェージング環境下では，ある程度誤差が小さ
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図 4.16: 1 波レイリーフェージング下の BER特性
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図 4.17: 2 波レイリーフェージング下の BER特性(平均 D/U=3dB)

くなったところで，シンボル毎に求まったウェイトで重み付けするのが望ましい.また， CMA で

あるため， ドップラー周波数が小さい場合でも，干渉波と所望波の振幅が逆転した場合には誤補

足のためさらに劣化が生じると予想、できる.

前述の収束特性より， 1 パーストで収束していることが確認できる. 1 パーストの間に伝搬環境

の変化量がほとんど無視できれば劣化はないと考えられる.文献 [101] によると，送信ダイパーシ

チ制御の劣化量が無視できるのは最大ドップラ一周波数が 40Hz 程度と言われている.送信ダイ
パーシチ制御は PHS のフレーム構成である 2.5ms 前の受信スロットの伝搬環境をもとに制御を行

うが，逆にいうと最大ドップラ一周波数が40Hz程度であれば 2.5ms の聞ではほとんど伝搬環境が
変化しないと考えられる. 1 パーストは 2.5ms の 1/4 に相当するので，受信アダプティプ制御で劣

化がほとんどないドップラー周波数は 40Hz の 4 倍となり， 160Hz程度までは追従が可能と考えら
れる. 160Hz は端末局の移動速度に換算すると 90km舟となる.

図 4.18 に最大ドップラー周波数んに対する BER特性を示す.それぞれ 1 波レイリーフェージン

グ環境下において，単プランチ， 4合成ダイパーシチ，アダプティプアレーを適用したときの特性
を示す.また， Eb/NO は 5dB および 8dB とした.アダプティプアレーは予想どおりドップラ一周
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図 4.18: 最大ドップラ一周波数に対する BER特性

表 4.3: CMA と LMS の特徴比較

項目 CMA LMS 

参照信号 。 ﾗ 

必要なし. T-ch通話モードに入ると，ユー

ザ毎にユニークな参照信号を得

ることカヨできない.

処理量 。 。

逐次ウェイト更新を打ち切る 参照信号の長さによって処理制

長さによってはさらに低減でき 限があるため，処理量は CMA

る.収束が遅いため全パースト より少ない.

のサンプルを用いる必要あり.
ステップサイズ ム ム

μ の値によって BER特性が変 CMA と同様. 2 波静特性の場

化.伝搬路環境によって最適値 合， μ= 0.01 が最適.

を決める必要あり.

評価関数 J12 → μ= 0.05 

評価関数 122 → μ= 0.01 

波数んが大きくなると BER が劣化し，プレークポイントは 320Hz 付近と考えられる.ダイパー

シチはシンボル毎に重み付けを行うのでんに依存しないことがわかる.この図より， PHS フォー

マットでは前述のん=160Hz 程度ならばウェイトの追従が可能であることがわかる.

71 



第 4章 PHS用干渉除去スマートアンテナ

4.3.3 考察

CMA と LMS のトレードオフ

干渉波の到来方向をランダムに変化させたときの BER は， CMA も LMS も同程度の特性が得ら

れた.このとき最適なステップサイズを選ぶと，入力 SN比に対する平均的な効果は同じである.

アンテナ素子間隔

アンテナ素子間隔を広げた方がピームとヌルを向ける分解能が高まり，到来波方向が変化する

場合には平均的に良好な特性となる.ただし，グレーティングロープの出るある特定の方向に干

渉波がある場合は BERが劣化することもある.フェージング伝搬路では，アンテナ素子間隔を広

げることにより，素子聞のフェージング相闘が小さくなるため，ダイパーシチ効果が生じると考

えられる [50].

参照信号

PHS では，全ての端末局に対して同じプリアンプルやユニークワードを用いるため，ユーザ毎に

固有な参照信号を用意できない.そのため， LMS のような参照信号によってアダプティプパター

ンを形成するアルゴリズムは現実的に利用が困難である.よって，以下の方法により改善が望ま

れる.

1.干渉波レベルが所望波レベルに対して小さいのなら， CMA のみを使用する.

(現存の PHS使用環境においては，近隣基地局間で上り下りの同期がとれているため，大抵の
場合がこの環境であると予想される. ) 

しかし，固有値分散問題のために所望波と干渉波の DOAが近い場合にウェイト収束不十分に

よる BER劣化が生じる可能性がある.

2. 下ch モードになった直後， BS-PS 間で上り下りの同期確立のために，同期ノ守一ストを送信し

合うが，このときのスロット構成はユーザ毎に異なるプリアンプルが 31 シンボル挿入されて

いるので，これを参照信号として利用することが可能で、ある.この間のスロットにおいて，安

定した出力を得ることができる LMS を用いるか，収束性に優れる RLS や SMI を用いる.通

話モードに入ると，各スロットの UW， PR はすべてのユーザ共通の系列が挿入されるため，参

照信号として利用できないため， CMA に変更してビームおよびヌルの追従を行う.

3. 文献 [102] では， PHS でユーザ固有の参照信号を作るために，パースト信号を送信するタイ

ミングに差をつけてユーザを分離する方法が提案されている.シミュレーション結果による
と， 3/4 シンボル時間以上離すことで各ユーザ毎に適切なウェイトが得られることが確認され

ている.しかしシステム仕様を変更する点やパースト同期を考慮すると実現が難しいと考え
られる
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図 4.19: コヒーレント信号が入射する場合のアンテナパターン

ウェイト引き継ぎ

特に伝搬環境が静特性でない場合， CMA, LMS ともにウェイトの収束速度が遅くなるので，直

前の受信スロットにおける最終ウェイトを次回の初期ウェイトとすることによって改善が見込め

る.しかし， LMS においては最終ウェイトを初期値にすると必ずしも最適位相合成とならないた

め，余計に誤差が増えてしまう問題がある.

周期の速いフェージ、ンク、対策

第 4.3.2 節で検討したように，ブエージングピッチが速くなると， BER が劣化する問題がある.

現在は各ノてースト毎にウェイトの最終収束値を用いて重み付け合成しているが，速いアェージン
グ時には， CMA では，データ部においてシンボル毎に求まったウェイトで逐次重み付けを行うこ

とによって改善できる. LMS などの参照信号を必要とするアルゴリズムでは，データ部において

データ判定値を参照信号としてフィードパックすることによって対処できる.参照信号の春在し

ない区間だけ CMA を使う方式も提案されている [103].

シンボル同期

既存の PHS 基地局では， A/D変換とともに 5 倍のオーバサンプリングを行い，その後遅延検波
されるまではサンプリングレートは変わらないが，アダプティプアレー処理は，シンボル間隔で

しかウェイト更新ができないので，メモリ量，データ処理量を考慮すると早い段階でサンプリン

グするのがよいと考えられる.

シンボル同期捕捉(オーバーサンプリングレート 960kHz)[プランチ毎]

→サンプリング[プランチ毎]

→ AA処理(シンボルレート 192kHz)

→遅延検波

ただし，干渉波が存在するときでも確実なシンボル同期がとれるかが問題となる.前述のよう
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に，所望波に対して最適なサンプル点は必ずしも干渉波との合成波の最尤アイ開口タイミングと

は一致しないため，同期ずれによって特性は劣化することが確認できた.強い干渉波が存在する

環境下でのシンボル同期をとる方法の検討が別途必要で、ある.

遅延時聞が非常に短い ISI が到来する場合の特性

CMA, LMS 両方とも，遅延時間が非常に短い ISI が到来する場合，所望波との到来角度差が十

分あってもアンテナパターンは干渉抑圧パターンとはならない.図 4.19 に，遅延時間差のない信

号が 600 方向から入射した場合のアンテナパターンを示す. D/U は 3dB， EB/No は 4dB である.

このように所望波に対してコヒーレントな信号が到来した場合は，ビーム制御による抑圧という

よりは，各信号が同相となるように重み付け合成されたダイパーシチとして動作する.そのため，

得られたウェイトの構成するアンテナパターンは特に意味をもたない.実際にこのシミュレーショ

ンではダイパーシチ効果によりピット誤り率は O であった.
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4.4 試作装置による実験的検討

4.4.1 まえがき

近年，無線通信システムの容量増大や基地局のカバレッジ拡大を目的とした試作機レベルによ

る実験が行われている[12][104]ー[108]. DBF方式のスマートアンテナでは，デジタル信号処理の

大部分を DSP (Digital Signal Processor) で行う形態をとることができるため，ハードウェアの構成

を大幅に変更することなく，様々な適応アルゴリズムの検証やパラメータの調整が容易に行える

利点がある.本節では， PHS をベースにしたスマートアンテナ受信装置を試作し，暗室実験によ

り干渉抑圧効果を確認する.

皆、
PHS基地局装置

制御用PC
LO周波数
使用CH

I.Q独立に5倍0.5してA1D

受信モード設定

図 4.20: 試作装置の内部構成

4.4.2 機能試作機ハードウェア構成

図 4.20 に開発したスマートアンテナ受信装置の構成を示す.本試作装置はベースパンド信号に

よる DBF方式を採用している. DBF方式では，デ、ジタル信号処理によって等価的に干渉を抑圧す

る指向性ノ号ターンを形成し，直交復調後のプロックを DSP に実装することによって実現できる.

表 4.4に試作装置の仕様を示す.アレーアンテナは， 4素子の無指向性アンテナを 2波長間隔で

円形配置したものと， 8 素子の指向性アンテナを半波長間隠で円形配置したものの 2種類を用意し

た.上から見た図を図 4.2，図 4.21 に，外観の写真を図 4.22 に示す.特に指向性アンテナアレー

の場合，図 4.21 に示すように，上から見て正八角形の支台辺上に矩形のマイクロストリップ。パッ

チアンテナを配置した形状をとり， #2 と #3 の中線上を入射波の到来方向 θ=0。とした.各アン

テナ素子の水平面内指向性(電界強度)は G(ゆ) = Go cos � (-900 くゆく 900 ) で表され，その領域外
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|構成品名称|項目

PHS 基地局 入力インタフェース

本体

無線チャネル

無線部平均出力

メモリノ守ツ 出力インタフェー

ファ回路 ス

転送速度

制御用 PC 機種

その他

入出力ボー 基板形状

ド

入力インタフェース

出力インタフェース

消費電力

DSP ボード DSP 

入力インタフェース

出力インタフェース

消費電力

出力用 PC 機種

そのイ也

アンテナ アレー構成

表 4.4:試作装置の仕様

|仕様・性能

N型コネクタ(アンァナインタフェース)

制御 ch.. .1 チャネル，通話 ch.. .3 チャネル

300mW(アンテナ端にて)

50 ピン D-sub コネクタ(入出力ボード側)，デジタル信

号インタフェース数・・・32

最両 4MBytejsec (handshake) 

DynaBook Satellite 305CDT, OS: Windows95 

通信ソフト WTERM をインストール済， 6 ピンモジュ

ラージャックで SIO に接続(基地局本体側)

16bit ISA カード

50 ピン D-sub コネクタ(メモリバッファ回路側)

PHS(周辺両速)パス (DSP ボード側)，最大 20MBytejsec

転送

約1.5A(5V) 

TI 製 TMS320C40 (浮動小数点演算， 60MFLOPS)

PHS(周辺両速)パス(入出力ボード側)

16bit ISA パス(出力用 PC 側)

約 2.5A (5V) 

EQUillM 5230D1 , OS: Windows95 

DSP制御のためのソフトがインストール済

無指向性コリニアアンテナ(利得 7 dBi) を 2波長間隔で

円形配置

指向性パッチアンテナを 0.5 波長間隔で円形配置

からの入射波は受信しないとする.ただし，ゅは各指向性アンテナ素子の正面方向に対してなす水

平面角である.

本装置は，通話チャネル (T-ch) の 1TDMA プレーム分の信号に対して，適応信号処理を DSP にて

行う.通信方式は TDMAjTDD，変調方式は π/4 シフト DQPSK，復調方式には遅延検波を用いた.

なお，アダプテイプアレーの適応アルゴリズムとしてステッフ。定数μ=0.05 の LMS および CMA を

実装した.フレーム毎にスタートシンボル，プリアンプル，ユニークワードの計 12 シンボルの既

知信号を用いてウェイトの更新を行い，決定したウェイトを次のフレームのウェイト更新のため
の初期値として用いた. 1 フレームあたりのデータシンボルは 90 である.

処理の概要は以下の手順に従う.
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#6~i 

ぴ

」
時

図 4.21: 指向性アンテナアレーのアンテナ配置(上から見た図)

図 4.22: アンテナアレーの正面外観写真(左:無指向性アレー，右:指向性アレー)

1. PHS 基地局装置によって各ブランチの受信信号をダウンコンパートし，直交検波する.

2. 受信系 4 系統の A/D出力信号から所望の通話チャネル 1 フレーム分およびその信号に対応す

る RSSI を取り出す.

3. 上記信号を-ß.メモリバッファ回路にて蓄積し，ハンドシェイク制御によって DSP基板へ転

送する.

4.DSP ボードにおいて，フィルタリング;サンプリングi アダプティプアレー適応信号処理，復

調等の処理を行う.
5. その信号処理の結果として，指向性ノ号ターン， BER特性，収束特性等をパソコンのディスプ

レイ上に出力する.

本装置では上記1."'5. の処理が全て終了した時点で再び1.に戻って同じ処理を繰り返す. した
がって，受信系の途中までは実際の商用基地局装置を流用しているため，リアルタイム処理が行

われているが， DSP によって取り込んだ信号の処理を行っている聞はオフライン処理となってい

る.つまり，図 4.23 に示すように時間的に間引いたフレームに対して処理を施す形態をとる.な

お， DSP は 60MFlops の処理能力をもっ TI社製 TMS320C40 を 1 個用いており，オフラインでの

処理速度は DSP の性能と信号処理プログラムの複雑さによって決まる.
DSP を用いる理由として，今回は機能検証としての位置付けから，様々な適応信号処理アルゴリ

ズムを容易に変更し試験を行えるようにするためである.このため， DSP による信号処理は，ゲー
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J/ククグで、ミ\下」旦

FIFO q 
Transfer 

to DSP l 
Digital Signal t 
Processing 

円
I 0 

idle 口

図 4.23: DSP による間引き処理

トアレイ等に比較して処理時間を要することから，適応信号処理の結果をリアルタイムに出力す

るようなことは行わないが，アンテナ性能の検証は十分に行えるものと考える.

また，同装置は制御用 PC に接続されており，ここから通信用ソフト WTERM を用いて，使用

チャネル周波数，送受信モード等の設定を行うことができる.さらに，ピット誤り率 (BER: Bit 

Error Rate) を測定する際，送信信号発生器とのフレーム同期をとるために， 8 ピンのモジュラー

ジャック， BNC ケープルを介してパーストトリガ(制御信号)を送ることができる.

PC から DSP には割り込み処理によって逐次データの読み出しが可能であり，入力信号の時系

列やウェイト，誤差の更新される様子等をモニタすることができる.また， DSP へは MATLAB 言

語 [109]-[11 1]で記述されたソースプログラムを PC 上で、コンパイルしてダウンロードすることに

よって，適応アルゴリズムの変更を容易にしている.

アンテナ素子間のキャリプレーションは，送信信号を 4 分配器に通して，各素子に等電力，等

位相で入力されるようにした状態で， DSP 内での処理信号をモニタしながら手動で行う.振幅は

無線部で測定された RSSI(4 素子平均値)によって校正され，位相は AよD後の時間波形を素子聞で

比較することによって校正される.

図 4.24 に DSP における信号処理のブロック図を示す.

RSSI stream 

図 4.24: DSP における信号処理フロー

DSP に入力される信号系列は， 5 倍オーバーサンプリングされた各素子の受信信号が I-ch， Q-ch 

交互に 1200 サンプρル並び，それに後続して 120 シンボル分の RSSI データが並ぶフォーマットに

なっている.そのため，まず，町Q データと RSSI データを分離する処理が行われる.
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試作装置による実験的検討

フィルタは，ロールオフ係数が 0.5 のルートロールオフフィルタであり，タップ数は 30 とした.

フレーム同期，キャリア同期が確立されているので，ここでは， 5倍オーバーサンプリングされて

DSP へ入力された信号のシンボル同期をとり，あるサンプルポイントにて周期的にたたく操作が

行われる.パースト内で平均的に振幅値が大きくなるところがアイパターンが最も聞いているとこ

ろとしてシンボルタイミングを決定する MAM(MaximumAmp1itude Method) 法 [46] を使用した.

アダプティブアレー処理部の入力は， AfD 変換後のI/Q データが各素子独立に AGC による振幅

補正がかかっているので，アンテナ端における受信振幅を再現するために， Dis凶butor からの RSSI

データによって再変換される.アダプティプアレー処理ブロックでは，各素子の受信信号のサン

プリング値を用いて，アンテナウェイトを計算する.本装置では，ウェイト更新アルゴリズムは

CMA と LMS のいずれかを選択することができる.

4.4. 

擬似伝搬路による実験結果

まず，擬似伝搬路を用いて試作装置が正常に動作するか機能検証を行った.擬似伝搬路とは， RF 

信号にアレー配置に起因する位相差を与えて擬似的に伝搬路を形成する一種の伝送路シミュレー

タであり，マイクロストリップ線路と 4 分配器等を用いて構成した.ここでは 4 素子の無指向性
アンテナによる半波長等間隔リニアアレーを仮定しており，入射波の角度広がりは 0。とした.

送信信号源は，市販の信号発生器 (SG， Signa1 Generator) で発生させ，所望波はビットパターン

として O が続く系列，干渉波は M系列を用い， ともに π/4 シフト DQPSK変調される.キャリア

周波数は 1911. 35MHz とした.

所望波のみがら= 0。または θD = 200 方向から入射するときの指向性パターンをそれぞれ図

4.25，図 4.26 に示す.縦軸は相対利得を示す.実線は測定値，点線は理想的なアンテナパターン

であり，ピーク値で正規化した結果である.図より測定パターンはビーム方向やヌルの位置など

計算値とよく一致していることが確認できる.

4.4.3 
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i J  

4sb 毛o -30 0 勾 60 90 

図 4.26: 指向性パターン特性 (1 波擬似伝搬路，ÐD = 200
) 

4.4.4 暗室実験結果

Radio anechoic chamber 
3 判官苅IIY"11' "'~， "�!V "i]!, ", ~I' "', ';,[r 

Burst Trigger Control 

図 4.27: 暗室実験のセットアップ

以下，電波暗室において実験した結果について考察する.実験の際のセットアップを図 4.27 に

示す.受信アンテナは図 4.28 に示す高さ約 1.5m の回転台の上に設置され，所望波および干渉波は

離れた場所に設置された異なる SGから，所望波送信用アンテナとしてホーンアンテナ，干渉波送

信用としてパッチアンテナを用いて送信される.また，送信信号系列は擬似伝搬路実験と同じと

した. CMA および LMS は 1 フレーム内の全 112 シンボルを用いてトレーニングを行うものとす

る.フレームタイミングは送信側の所望信号と同期がとれるようにした.また，指向性ノtターン

の測定のために，実験開始前に所望信号だけを受信して各アンテナプランチの振幅と位相を求め，

較正係数として保存するしくみを持つ.
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4.4. 試作装置による実験的検討

図 4.28: 回転台上に設置した受信用アレーアンテナ

。

iｭ
-2!�60 .50 -40 -30 ・20 ・10 0 10 20 30 

図 4.29: 指向性パターン特性 (2 波入射， ()D = 00 ，θu = -300
) 

無指向性アンテナアレーによる結果

図 4.29 に ， ()D=Oo , ()u = -300 , D尺J=3 dB のときの CMA アダプティプアレーによる指向性ノ号
ターンを示す.図中の縦軸の利得は所望波入射角度方向の指向性利得であり，水平面内無指向性
アンテナに対する相対値で記述している.実測値はよく理論値と一致しており，干渉波方向の利
得が低いことから干渉波を抑圧をしていることがわかる.また，指向性パターンより得られる所
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図 4.30: 所望波が見通し外であるときの BER特性
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図 4.31: 所望波が見通し内であるときの BER特性

望波方向と干渉波方向の利得差+送信時の D川比で SIR を定義すると，約 25 dBと十分に干渉波

が抑圧できていると言える.

図 4.30，図 4.31 に，所望波を見通し外および見通し内に置いた場合の，所望波のみ ("1 波"と

図示)および干渉波あり ("2 波"と図示)のときの測定結果を示す.ある受信レベルでの BER測

定は，その開始から終了までに電波環境が大きく変化しないよう測定は 10"'15 パースト程度とし

た.なお，単一アンテナ受信の測定は，アンテナ#1 とする.図 4.30 は所望波が見通し外の場合の

BER特性である.横軸は 4本のアンテナのうち#1 のアンテナの所望波レベルを示しており，所望

波レベルを増加させるのに伴い干渉波のレベルも増加させている.これにより #1 のアンテナにお

ける平均 D尺J が常に 3 dB となるようにしている.単一アンテナ受信の特性は，所望波レベルを変
化させても D仰が常に 3 dBであるため， BER は 1 X 10- 1 程度でほとんど変化しない.一方，ア
ダプティプアレーは単一アンテナに比べて約 2桁， 4 素子最大比合成ダイパーシチに比べても約 1
桁の BER改善がみられる.また，干渉波が存在しない場合はアダプティプアレーと最大比合成ダ

82 



4.4. 試作装置による実験的検討
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図 4.32: 指向性パターン (OD=200 ， θu=-70 )

イパーシチの結果はほぼ同じとなる.図 4.31 より，所望波が見通し内の場合も同様な傾向が見ら

れる

指向性アンテナアレーによる結果

図 4.21 に示す指向性アンテナ素子を円形配置した場合の結果を示す.本試作装置では，指向性

アンテナ素子特性より，信号を受信しないアンテナ素子が存在するため，全素子中 4 素子を選択
してアダプティプアレー処理を行う.特に，電波暗室の大きさの制約から所望波，干渉波の入射

角度差を 400 以上とることができないため，今回は #1 ~桝の 4 素子を固定して用いた.

図 4.32 に所望波が θ'D = 200 方向，干渉波が θu = _70 方向から入射するときの LMS による指向

性パターンを示す.ビームとヌルが各到来波方向に向いており，出力 SIR が 20 dB 以上確保でき

ている.

図 4.33 に LMS および CMA を用いたアダプティプアレーの BER特性を示す.また，無指向性
アンテナおよび指向性アンテナの単一アンテナを用いたときの特性も同時に示す.ここで指向性

アンテナを I 素子のみ適用する場合は，その最大指向性方向と所望波方向を一致させている.ア

ダプティプアレーを用いることで単一アンテナ使用時に比べて D/U= 3 dB のとき約 2 桁の BER

改善が見込めることがわかる.

次に，アダプティプアレーの適用アルゴリズムによる特性差を検討する . D/U が低いとき， CMA 

は干渉波の誤捕捉のために BER が大きく劣化する.一方， D/U が高いとき， LMS は前フレーム
で用いたウェイトをトレーニングの初期値として使うことにより CMA より改善度が小さくなると
考えられる.これはフレーム毎にキャリア位相条件が異なるために，前フレームで収束したウエ

イトが現フレームにとって必ず、しも最適にならないことが起因していると考えられる. LMS アダ
プティプアレーを用いた場合，単一の指向性アンテナ使用時に比べて， BER = 10-2 において耐干
渉特性が ll dB改善することがわかる.

上述のように試作装置によって良好な干渉抑圧特性が確認できた.この干渉抑圧によって得ら
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図 4.34: 干渉レベルとセル半径の関係

れるエリア拡大効果について考察する.

従来は熱雑音が支配的であると仮定して回線設計を実施している場合，実際には干渉波が存在

するために熱雑音より干渉によってセルの大きさが決定されることがある.つまり熱雑音で検討

したセル面積に比べて実際にはセルがシュリンクしているといえる.そこで，アダプティブアレー

を導入することにより，干渉波を抑圧することが可能となり，シュリンクしたセルが元に戻るこ

とが期待される.

これは干渉が多い都市部のみならず，郊外においてもいえることである.郊外は基地局の間隔

が比較的離れているため干渉波が少ないとも考えられるが，伝搬則が 2 乗則に近くなる分，遠方

の基地局からも干渉があることになり，結果的にセルをシュリンクさせている.

例えば回線設計の一例として，セル半径が400m とする.ここで例えばキャリアセンス第 l レベ

ルである 26 dBμ の干渉波を基地局が受信していると仮定する. BER=10-3 を確保する D川が 15

dB とすると，所望波レベルとして 26+15 = 41 dBμ(= -72 dBm) 以上が必要となる.このレべル

を確保するための基地局

シユリンクしていることになる.図 4.34 は干渉レベルを変化させたときのセル半径を示したもの
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である.干渉波レベル 26dBμ の例では，アダプティプアレーで干渉波を 15 dB 抑圧すれば，セル

半径が当初の 400m まで拡大することができる.

4.5 結言

本章では， TDMA システムとして PHS を想定し，基地局用スマートアンテナを適用したときの

性能についてシミュレーション検討を行った.その結果以下のことが明らかになった.

-アンテナ素子間隔については，従来よく使用されてきた半波長とするより， 2波長程度に広

げた方が干渉波の到来方向にかかわらず平均的に BER が改善する.

・ステップサイズ定数の最適値は， CMA で μ=0.05， LMS で、 μ=0.01 である.

・収束が遅くなるような伝搬環境下では， CMA は，直前受信スロットの最終ウェイトを次の

受信スロットのウェイト初期値とすることにより， BER を改善できる.ただし LMS では必

ずしも改善できるとは限らない.

・フィルタのために定包絡線を失った変調方式に対して CMA を用いる場合，そのサンプリン

グ点をどこに決めるかによって BER特性が変化する.所望波のシンボル中心をたたく場合

に良好な特性が得られる.

・最大ドップラー周波数んが 160Hz のときでも，アダプティプアレーの BER は劣化しない.
しかしんが 320Hz 以上になると，最大比合成ダイパーシチの特性が変化しないのに対して，

大幅に BER が劣化する.

さらに，実伝搬環境でのアダプティプアレーの動作を確認するために， PHS 基地局用スマート

アンテナ受信装置を試作し，そのハードウェア構成を明らかにするとともに良好な耐干渉波特性

が得られることを明らかにした.暗室における伝搬実験の結果，アダプティプアレーの適応アル

ゴリズムとして CMA を用いた場合，アンテナ素子指向性の有無にかかわらず空間領域の信号処

理により，良好な干渉抑圧指向性ノ号ターンや BER特性が得られた.
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第5章

同一チャネル干渉波存在下におけるOFDMシステ

ム用スマー卜アンテナ

5.1 緒言

第 3， 4 章では基地局用スマートアンテナについて検討したのに対し，本章では端末局にスマー

トアンテナを適用する場合を検討する.特に，高速伝送が可能で、マルチパスに耐性のある OFDM

を用いた無線通信システムを想定し，日欧米で類似の仕様となっている 5GHz帯無線 LAN あるい

は無線アクセス方式の通信諸元を用いた評価を行う.そこで，まず 5GHz帯 OFDM無線 LAN規

格である IEEE802.11a [112, 113], HIPERLAN/2 [114] , HiSWANa [115] の物理レイヤの仕様につ

いて解説する.本章では，このような OFDM方式に対して，問ーチャネル干渉波が存在する状況

下において 3 種類のスマートアンテナを提案する.まず，指向性アンテナを円形配置したアレー

アンテナを用いた SIR基準の選択ダイパーシチを提案し，簡易な構成で干渉波耐性の向上に有効

であることを明らかにする.次に，複数のサプキャリアをグループ化してアダプティプアレー処

理を行う方式を提案し，同一チャネル干渉を効果的に除去しつつ，演算量の低減を図れることを

明らかにする.また， OFDM用干渉除去型スマートアンテナとして， pre田FFT および post-FFT 型

スマートアンテナを性能と回路規模の視点から比較検討する.さらに，信号帯域に部分的に帯在

する干渉波の抑圧方式として，サプキャリア毎に異なる適応アルゴリズムを適用する受信方式を

提案し，その有効性を確認する.

5.2 5GHz帯OFDM無線LAN規格の概要

本章で検討対象とする無線通信システムとして， 5GHz 帯無線 LAN について概要を述べる.

5GHz帯の無線LAN規格は OFDM を採用し，特に物理レイヤは各国で非常に類似の仕様となって

いる.日欧米の各国の標準規格のパラメータを表 5.1 に示す. 1999"'2000 年にかけて各規格が標

準化されたものの， Ethernet の無線版という位置づけで製品化・ユーザの導入が最も早くすすんだ

IEEE802.11 a が実質生き残り，現在全世界のデファクトスタンダードになっている. HIPERLAN2 

と HiSWANa は標準化において歩調を合わせたためほとんど同じ仕様となっており， TDMA ベー

スで AP (Access Point) 主導制御のため，スループットの面では CSMA/CA (C紅首位 Sense Multiple 

Access with Collision Avoidance) を用いる 802.11a よりも優れる.

3 方式とも，特定のサプキャリアに常に既知系列を含むパイロットサプキャリアを有し，すべて
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fo+26f M 

Freq. 

fo・26fM

TransmiUer 

Receiver 

Toamp 

data 

pilot 
subcarrier 

4μsec Time 

図 5.1: OFDM フレームフォーマット

図 5ム送受信信号処理のブロック図

のサプキャリアには，先頭に既知のプリアンプルが含まれるパケット構成を持つ.図 5.1 に送信信

号の周波数一時間系列のフレーム構成例を示す.例では，帯域 1M の合計 52 個のサブキャリアを

有し， 4 個のパイロットサブキャリアを含む. 10FDM シンボル時間は 4μsec である.
図 5.2 に物理レイヤにおけるベースパンド送受信信号処理のフローを示す.送信機においては，
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5.2. 5GHz 帯 OFDM無線 LAN規格の概要

表 5.1: 5GHz 帯 OFDM無線 LAN規格

l 項目 仕様

名称 IEEE802.11 HIPERLAN2 HiSWANa 

標準化団体 IEEE(米国) ETSIjBRAN (欧州) ARIB (日本)

アクセス方式 CSMA/CA TD恥1A TDMA 

無線周波数 5. 15 "-'5.25 [GHz] 5. 15"-'5.35[GHz] 5. 15"-'5.25[GHz] 

5.25"-'5.35 [GHz] 5.47"-'5.725 [GHz] (5.25"-'5.35 [GHz]) 

5.725"-'5.825 [GHz] 

変調方式 BPSK, r=1/2, (6) BPSK, r=1/2, (6) BPSK, r=1/2, (6) 
※ 0 内は伝送レート BPSK, r=3/4, (9) BPSK, r=3/4, (9) BPSK, r=3/4, (9) 
(単位はMbps) QPSK, r=1/2, (12) QPSK, r= 1/2, (12) QPSK, r= 1/2, (12) 

QPSK, r=3/4, (18) QPSK, r=3/4, (18) QPSK, r=3/4, (18) 
16QAM, r=1/2, (24) 16QAM, r=9/16, (24) 16QAM, r=9/16, (24) 

16QAM, r=3/4, (36) 16QAM, r=3/4, (36) 16QAM, r=3/4, (36) 
64QAM, r=2/3, (48) 64QAM, r=3/4, (54) 64QAM, r=3/4, (54) 
64QAM, r=3/4, (54) 

FFT 規模 64 

サプキャリア数 52 (情報 48+パイロット 4)，ヌル 12 (1 DC + 6 upp町+ 51ower) 

1 シンボルのサンプル数 80 

サンプリング速度 20 [MHz] 

サンフ。ル間隔 50 [nsec] 

OFDM有効シンボル長 3.2 [μsec] 

OFDM ガード区間長 800 [nsec] 

OFDM全シンボル長 4[μsec] 

サプキャリア間隔 312.5 [妊fz]

信号帯域幅 16.3 [MHz] 

チャネル間隔 20 [MHz] 

フレーム長 2 [msec] 

まず，送信データに tail bit が付加された後，符号化率 1/2 の畳み込み符号化され，所望の符号化率

になるようにパンクチャ処理が施される.その後インタリーパによって信号系列の順序が入れ替

えられる.インタリーパ出力はサプキャリア毎に QAM シンボルマッピングが行われ，同時にパ

イロット信号が挿入される.続いて， QAM の送信データは，直並列変換器 (SjP 変換器)により N

個 (N: サプキャリア数)のデータからなる並列データに変換される.この並列データは， IFFT され

た後，並直列変換器 (P/S 変換器)によって直列データに変換される. GI を挿入後， preamble 等を

付加されて D/A変換器にてアナログ信号に変換され，その後高周波までアップコンパートされる.

受信機においては，アンテナで受信された OFDM波が高周波受信からベースパンドヘダウンコ

ンパートされる聞にフィルタリング;低雑音増幅，周波数変換，直交復調等が施され， Aρ変換器
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によってデジタル信号に変換される . A[D 変換器の出力は， AGC, AFC，フレームタイミング同

期を確立するために用いられ， FFT 窓タイミングに従って G1 が除去された信号が FFT に入力さ

れる.その後，伝搬路補正部にて伝搬路歪が推定・補正され，各サプキャリアに対して QAM シン

ボルの軟判定が行われる.デインタリーパで、信号系列の順序を元に戻し，パンクチャピットを補

填した Viterbi 復号が行われる.

5.3 OFDM用スマー卜アンテナ

5.3.1 OFDM用スマートアンテナの課題

OFDM無線システムを実現する際， G1長を超える遅延時間をもっ遅延波による干渉 (1S1) や，同

一周波数帯を使用する他のセルおよび他のシステムからの同一チャネル干渉 (CC1) への対策が必

要となってくる.また，周波数の逼迫対策として，周波数の有効利用技術も必要である.このよ

うな問題の解決方法として，スマートアンテナを OFDM システムに適用するのが効果的である

[4, 15, 42]. 

OFDM における受信用スマートアンテナの構成として， FFT前の時間領域で重み付け合成を行

う方式(ここでは pre-FFT 型と呼ぶ) [116, 117, 118] と FFT後の周波数領域で重み付け合成を行う

方式 (post-FFT 型と呼ぶ)[119， 120] が考えられる.

一般的に， pre聞FFT 型スマートアンテナは， FFT やそれに後続する復調系が 1 系統であるため，

回路規模が削減できる.それゆえにハードウェアによる実装面を考慮すると実現性の高い方式で

ある.しかしながら，干渉波が事在する厳しいマルチパス環境下で、は，受信特性が著しく劣化す

るという問題がある.特に広帯域通信の場合，所望波のみならず干渉波も多くの遅延パスを伴っ

て到来するため，受信機において観測できる干渉波の数が膨大になり，アレーアンテナの自由度，

すなわちアンテナ数を超えるために干渉を十分に抑圧できなくなる.言い換えると，十分な性能

を得るためにはアンテナ数を増やす必要があり，その結果，それに伴うアナログフロントエンド

部の数も増えるため，回路規模が大きくなる.

これに対して， post-FFT 型スマートアンテナは，このような厳しい状況下でも十分な干渉抑圧

が可能であり，最適な受信特性を得ることができる.これは FFT後のサプキャリア単位で、はマル

チパスによる周波数選択性が弱まって単純な一様フェージングとみなせるため，干渉信号源の数

に対してアンテナの自由度が上回っていれば干渉を完全に抑圧することができるからである.そ

のため， pre-FFT型に比べて同程度の性能を達成するのに必要なアンテナ数を少なくすることがで

きる. しかしながら， FFT後のすべてのサブキャリアに対して独立に最適なウェイトを求めるた

め，計算量が膨大になるという問題がある.

以上の考察より， OFDM用スマートアンテナにとって，性能と複雑さのトレードオフが存在し，

回路規模あるいは演算量削減技術は重要な課題であるといえる.

そこで本章では，干渉耐性は高くないものの簡易なハードウェア構成をもっ pre-FFT 型スマー

トアンテナとして，指向性アンテナアレーを用いたセクタ選択ダイパーシチを提案し，干渉抑圧

特性に優れるとともに演算量を大幅に削減する post-FFT 型スマートアンテナとして，サプキャリ

アグループ毎にウェイト制御を行うサプキャリアクラスタリングを提案し，それぞれの性能と回
路規模について評価を行う.これらのトレードオフを検討することにより OFDM システムに適す

90 



5.3. OFDM用スマートアンテナ

る方式を選定することができる.

5.3.2 定式化

Nサプキャリアの OFDM システムの伝送系について考える.まず送信側において， N サンフ。ル

の変調されたデータピットは IFFT に入力されて OFDM信号が生成される.その結果，変調され

た所望信号 Sm，n は次の式で表される.

• N-l 

Sm.n = 会 EMMN(n=o， LJ-1) (5.1) 

ここで， Sm，k は m番目の OFDM シンボルの k番目のサプキャリアのデータ， N はサプキャリアの

総数， n はサンフ。ル時刻を表す.この Sn叩に GI が付加された後の送信信号を Sm，n とする.

マルチパス伝搬路経由で、単一アンテナで受信された所望波信号の複素ベースパンド信号 x:n，n は

次式で表現できる.
Ls-l 

仏=エ瓜l，n ・ Sm，n-l (5.2) 

ここで， Ls は遅延ノ号ス数で， hL ln は m番目のシンボルの n番目のサンフ。ル時刻における伝搬路イ

ンパルス応答 (CIR， Channellmpulse Response) の l番目のマルチパス要素を意味する.この CIR を

アレーアンテナによる空間次元に展開すると，マルチパスフェージング伝搬路モデルは

hm,l,n = alejφlA(θ1)δ(t -Tl) (5.3) 

と表される . A(ÐI) は Mx1 のアレ一応答ベクトルであり，アレー構造や l番目の遅延パスの DOA

Ðz の関数となる.マルチパス成分 αl はレイリー分布に従うランダム変数であり，位相シフトゆl は

一様分布に従う . TZ は l番目の遅延パスの遅延時間である.受信信号のアレー受信信号は，式 (5.2)

の hLln を hm，l，n tこ置き換えることによって得られる.
CCI が所望波と同じ性質をもっと仮定すると ， P個の CCI を含む受信信号は次式で表される.

Lsー 1 P-l L/(p)ー1

Xm ,n = ~ h~，l，n' Sm ,n-l + ~ ~ h~，m，Z，n' Ip ,m,n-l + 勿m，n (5.4) 

ここでηm，n は m番目のシシボルの n番目のサンプルにおける各プランチの白色ガウス雑音 (AWGN，

Additive White Gaussian Noise) を表し， him，l，n ， LI(p) はそれぞれp番目の CCI仏 n のアレー伝搬
路応答および、遅延パス数である.

図 5.3 に一般的な pre-FFT 型スマートアンテナの受信機構成を示す. pre-FFT 型アレー処理では，

時間領域の受信信号 Xm.n とウェイトwを用いてアレー出力は以下の式で表される.

ym,n=wHXm,n (5.5) 

アレ一出力 y均m明，
の信号を用いてもよい.このように，所望波と CCI が異なる方向から入射する場合，空間ウェイ

トを制御することで干渉を理想的に抑圧することができる.
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図 5.3: pre-FFT 型スマートアンテナの構成
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図 5.4: post-FFT 型スマートアンテナの構成

一方， post-F町型アレー処理では，周波数領域の受信信号は次式で与えられる.
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(5.6) 

ここで， (m ,ko H m，l，k はそれぞれηm，n ， hm，z，n を FFT処理したものである.また， xm，n はXm，n から GI

を除去した受信信号， I;;，m，k は CCIι，m，n の周波数領域の送信信号を表す.
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句義弘

図 5.5: 提案受信機の構成

したがって，周波数領域のアレー出力は次式で与えられる.

y，は = WfXm ,k (5.7) 

ここで， Wk は k番目のサプキャリアに対する空間次元のウェイトベクトルで、ある.

式 (5.6) より，広帯域信号は各サプキャリア領域では狭帯域とみなせる.したがって，干渉波数
Pがアンテナ数M よりも小さい場合， post田FFT 型アダプティプアレーは十分なアレー自由度のた

めに 1S1 と CC1 を除去することができ，最適な受信特性を得ることができる.

5.4 FFT前処理型スマートアンテナ

5.4.1 指向性円形アレーによる SIR基準選択ダイバーシチ

すでに述べたように pre-F町型スマートアンテナの最大の特徴は簡易な構成である.本節では，
pre-FFT 型スマートアンテナとして，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナを用い， S1R 

が最大となるアンテナを選択するダイパーシチ方式を提案し，その受信機構成および評価結果を

示す.

受信機構成

図 5.5 に提案方式の構成を示す.アレーアンテナ部は第 3 章と同様，互いに最大指向性方向の

異なるビームをもっ円形アレーとする.例えば従来のセクタアンテナもこれと同様な構成をもっ.
各アンテナで受信された信号の所望信号電力および干渉信号電力を測定し，そこから得られる S1R

が最大となるブランチを選択する.なお S1R 測定に関して，本提案では HIPERLAN2 あるいは

HiSWANa の独特なフレームフォーマットを利用した手法を採用する.

図 5.6 に SIR 測定部の構成を示す.受信信号のプリアンプル部を用いて，受信側で既知の参照信
号との相互相関をとることで所望信号電力を得ることができる.図 5.7 に HIPERLAN2 の broadcast

93 



第 5章 同一チャネル干渉波存在下における OFDM システム用スマー卜アンテナ
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図 5.6: SIR 測定部

0.35 

ω コ 0.30 

>ω 0.25 
c 

0.20 。

宮E 0.15 
0.10 

Sample 

I AIIAI AIIAIIAI BI BI BI BIIBIω c 口

5xO.8flS 5xO.8μs lx 1.6μS + 2x3.2μs 

To Switch 

To Element 
Selection 
Controller 

To Element 
Selection 
Controller 

図 5正 HIPERLAN2 のプリアンプル構成とゼロ値相関特性の例

channel のプリアンプル構成とゼロ値相関特性の例を示す.A コードおよび B コードは 50 nsec 単

位の 16 サンフ。ルで構成され， C コードは 64 サンフ。ルでh構成される.また，プリアンプルを用いた

同期の精度を高めるために， A コードおよび B コードのピットをそれぞれ反転した IA および IB

が挿入されている.これらのコードはすべて送受信機で既知で、あるため，例えば C コード区間に

おいて参照系列との相互相闘をとることにより，所望信号電力を測定する.なお，相互相関はス

ライディング相関法やマッチドフィルタを用いて行われる.

また，干渉信号電力は，受信信号と予め直交するように設計された特別な参照符号系列との相

互相関(ゼロ値相関と呼ぶ)をとることで得ることができる.このゼロ値相関用参照符号系列は送

信信号のプリアンプル部との直交性を計算機探索することで設計されるが，例えば HiSWANa や
HIPERLAN2 の場合，図 5.7 に示すプリアンプルに含まれる A コードは B コードと完全に直交する

ように設計されている.よって，受信信号の B コード区間において，参照符号系列として A コー

ドを用いて相互相関をとると非常に小さい相関値が得られるはずである.所望信号と非同期に到

来する干渉信号が存在する場合，このゼロ値相関出力に干渉電力と雑音電力の和に比例する値が
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表 5.2: シミュレーション諸元

サンプリングレート Is = 1fT 20MHz 

変調方式 QPSK 

有効シンボル長 64T (3.20μsec) 

GI長 16T (0.8，μsec) 

FEC Not used 

フレーム構成 Preamble(4symbols) + payload(180symbols) 

アンテナ選択規範 最大 RSSI，最大 SIR

各到来波の DOA フレーム毎にランダム

伝搬路 ETSI-B channel 

観測されるため，アンテナ毎に相対的な干渉電力を得ることができる.

以上の操作により得られた所望信号電力と干渉電力の比をとることにより SIR が得られ，その

最大値を検出しアンテナ選択制御を行う.

シミュレーション結果

表 5.2 にシミュレーション詰元を示す.同条件は ETSI の HIPERLAN2 の物理レイヤの仕様に準

拠する.アンテナアレーは第 3 章と同様， 8 素子等間隔円形配置であり，アンテナ素子間隔は半波
長とする.アンテナ間のフェージング相関が 1 の DOA モデ、ルを仮定し，フレームタイミング;周

波数同期は完全とした.

パッチアンテナ素子を用いた指向性アンテナアレーをモデル化するため，式 (5.8) に示すコサイ

ンビーム指向性を仮定する [76].

Gi(ゆ) = .y2(2n寸7co♂(ゆ一 θ'i) (5.8) 

ここで， ø はアレーの水平面角を表し ， n は指向性の鋭さを示す設計パラメータであり，本論文で
は 1 とする.また， ()i は各指向性アンテナの最大利得方向であり，以下のように与えられる.

θt づい) (i = 1, 2,"', 8) (5.9) 

本節では伝搬路モデルとして ETSI-B channel を仮定している.同モデルは小さなオフィス環境
での最悪ケースとされており， OFDM システムにおいて ISI を引き起こすことがある.図 2.4に示

すように合計 18 波の遅延波が存在し，各波は独立なレイリーフェージングを受けているとする.

さらに各遅延波の水平面90A はフレーム毎にランダムに変化し， DOA ()i の初期位相は次式のと

おり各遅延ノtスを 200 間開に設定した.

π
一

、
l

ノ
-

1
i
-二
回

・

1
-
ウ
中
一

，
，E
‘
、
、
-一

一z
 

nu 
(5.10) 

CCI も同様に ETSI-B モデ、ルに従うが，ランダム変数およびその初期値は所望波とは独立に変化

する.
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図 5.8: ETSI-B チャネルモデルにおける RSSI基準アンテナ選択ダイパーシチの BER特性
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図 5止 ETSI-B チャネルにおける軽減困難誤り率の比較

BER特性

図 5.8 に SIR= lO dBのときのアンテナ選択ダイパーシチの BER特性を示す.無指向性の単一ア

ンテナ受信の特性を“Omni antenna", RSSI基準選択時の特性を“SWヘアンテナ選択後の BERが

最小となるプランチを常に選択したときの特性を“Optimal switching" (以降，最適選択と呼ぶ)，逆

にアンテナ選択後の BERが最大となるプランチを常に選択したときの特性を“Worst switching" と

して比較する.この図より，単一アンテナ時よりも RSSI基準選択によって BER を改善すること
ができるが，エラーフロアが生じており，その改善度は約 3倍程度にとどまる.これは主に指向性

アンテナのビーム幅によって様々な方向から到来する CCI およびその遅延波の受信率が低下する

ことによる効果と考えられる.しかし， BERが最小となる最適選択時に比べると BERが大きく劣

化している.また，“Worst switching" の場合はむしろ単一アンテナ受信よりも劣化するため，指

向性アンテナをアレー配置するときは適切なアンテナ選択手法の確立が極めて重要である.

図 5.9 に単一アンテナ受信時と RSSI基準アンテナ選択ダイパーシチ適用時の軽減困難誤り率を
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図 5.10: スループットの比較

示す.この結果，無指向性アンテナで単一受信するのに比べて，アンテナ選択を行うことによっ

て， BER が 10-2 および 10-3 のときそれぞれ SIR が 2 dB , 3 dB の改善が図れる.つまり干渉耐性

が約 2倍となる.これによって，サービス品質 (QoS ， Quality Of Service) の改善が期待できる.特
にセルラーシステム等では，セクタアンテナを用いることによって，セル間距離を縮小で、きるこ

とを意味する.

図 5.10 に SIR= 10 dB , Eb/NO = 20 dBのときの各方式のスループット特性を示す.図中の“OPT
SW" は最適選択，“RSSI-SW" は RSSI に基づくアンテナ選択，“Conventional" は単一アンテナ受信

時の特性を表す.スルーフ。ツトは， HIPERLAN2や HiSWANa の仕様に従って， QPSK以外に BPSK，

16QAM, 64QAM を用いたときの各種 BER特性をシミュレーションにより求め，横軸のターゲッ

ト BER を下回る最大多値数の変調方式をフレーム毎に選択したときの平均伝送レートとした.す

なわちフレーム毎の適応変調を施したときの平均伝送レートである.図より， 10-3 以下の BER は

最適選択時しか得られないこと，特に BER=5x10-3 のとき最適選択は単一アンテナ受信に比べ， 5 

倍の伝送容量改善が可能であること， RSSI基準選択は最適受信に比べてスルーフ。ツト特性は大き

く劣化することがわかる.

アンテナ選択成功確率

干渉波存在下においてどのようなアンテナ選択方法が最適かを検討することは重要である.図

5.11 に ETSI-B チャネルモデ、ルにおいて RSSI に基づくアンテナ選択アレーを用いたときのアンテ

ナ選択成功確率を示す.ここでアンテナ選択成功確率は BERが最小となるアンテナを選択する確

率で定義する.また， SIR = 20 dBの特性は「干渉波なし」の特性とみなせる.

図 5.11 より， SIR が大きいとき ， Eb/NO が大きくなるにつれて成功確率が 1 に近づく.しかし，

SIR が小さくなるにつれて RSSI基準では選択誤りが増大し ， Eb/NO にかかわらず約 10%まで成功
確率が落ち込むことがわかる.これはランダムにアンテナを選択した場合の結果と変わらない.
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図 5.11: ETSI-B チャネルモデルにおける RSSI基準によるアンテナ選択の成功確率
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図 5.12: ETSI-B チャネルモデルにおける SIR基準によるアンテナ選択の成功確率

一方，図 5.11 に ETSI-B チャネルモデルにおいて SIR に基づくアンテナ選択アレーを用いたと

きのアンテナ選択成功確率を示す.図 5.11 に比べて特に SIR が低いときの成功確率が改善してい

るのが確認できる.しかし，なお成功確率は約 60%前後であり，高い SNRで、あってもこの確率を

改善することはできないことがわかる

次にマルチパス数が少ない場合のアンテナ選択成功確率について検討する.

図 5.13 に 2 波レイリーフェージング環境下の指向性アンテナ選択アレーにおいて選択方法を

RSSI基準と SIR基準としたときの特性比較結果を示す. SIR基準選択の特性は， RSSI基準の選択

方法に比べて，特に SIRが小さいときの特性改善が著しい.また， ETSI-B モデルの図 5.12 に比べ

ても大幅な特性改善がみられる.これは， ETSI-B モデルのようにマルチパスが増えることによっ

て周波数選択性が強くなり，それに伴う周波数ダイパーシチ効果が各アンテナの SIR に必ずしも
依存しないため，選択誤りが生じると考えられる.
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図 5.14: アンテナ選択基準の違いによる BER特性の比較

以上より，アンテナ選択成功確率は SNR よりむしろ SIR に強く依害することがわかる.した

がって SIR に基づくアンテナ選択は干渉波存在下では特性の改善に有効であると考えられる.

図 5.14 に SIR を 3 dB , 15 dB とした場合のアンテナ選択基準の違いによる BER特性を示す.そ

れぞれRSSI基準選択， SIR基準選択および最適選択時の特性を示す. SIR基準によるアンテナ選
択手法は特に強い干渉波が存在する場合に最適選択に近づくことがわかる.

5.4.2 pre・FFT型スマートアンテナの適応アルゴリズムによる比較

前節では， pre-FFT 型スマートアンテナのー提案として，同一チャネル干渉を回避するように指

向性アンテナを選択制御することで，回路規模を大幅に低減できる方式について検討を行った.本
節では，干渉を抑圧する適応アルゴリズムを用いた一般的な pre-F円型スマートアンテナにおい
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て，適応アルゴリズムによる性能差を比較検討する.

アンテナアレーには 8 素子の無指向性アンテナを円形配置したものを用いる.伝搬路モデ、ルは，

指数減衰型の遅延プロファイルをもっ 4波および 8 波マルチパスレイリーフェージングを仮定し，

所望波と干渉波の平均 SIR は 3dB とした.遅延ノ号スは 50 nsec 間隔で指数減衰し， 4波および 8波

のときの遅延広がりはそれぞれ 40 nsec, 80 nsec とする.各遅延ノ号スの振幅および DOA はそれぞ

れレイリー分布および一様分布に従ってフレーム毎にランダムに変動する.ここで， p児田FFT ウェ

イト計算のための適応アルゴリズムとして，

• RSSI基準選択 (RSSIsw)，

• SIR基準選択 (SIRsw)，

-最大比合成 (MRC)，

• MMSE 

を検討する.なお， MMSE は SMI アルゴリズムで計算を行うものとする.アンテナ選択の場合，

それぞれ RSSI あるいは SIRが最大となるプランチを選択する.シンボルタイミング同期は完全と

する.

図 5.15 に干渉波が存在しない場合の 4波マルチパス環境下の BER特性を示す.ダイパーシチ利

得に差が生じるものの，どのアルゴリズムを用いた場合も単一アンテナ受信に比べダイパーシチ

効果が現れている. SIR基準選択は RSSI基準選択とほぼ同等の特性となっているが， BER の傾き

は単一アンテナ受信に比べ大きな変化はなく十分な空間ダイパーシチ利得が得られていない.こ

れは周波数選択性フェージング下では， pre-FFT領域において RSSI や SIR に基づいてアンテナを

選択しても， OFDM特有の周波数ダイパーシチ効果のために，必ずしも大きな BER の改善が得ら

れるとは限らないことを意味する.それに比べて，最大比合成を用いると改善度は高まり，さら

に MMSE合成を適用することによって BER特性が理論値に近づく これは h品店E によって 3 波

の遅延波の ISI の影響を抑圧するようにウェイト制御が行われるためである.理論的には，アンテ

ナ数 M， 干渉ノ号ス(ここでは遅延波に相当)数 L としたとき ， (M -L) プランチのダイパーシチ

利得となることが知られている [52].

図 5.16 に干渉波が存在する場合の 4波マルチパス環境下の BER特性を示す. MMSE を除くす

べてのダイパーシチアルゴリズムにおいて BER特性は著しく劣化している. しかし MMSE を用

いた場合でも，ダイパーシチ利得が劣化しているのが確認できる. これは pre-FFT領域では，所

望波の遅延波が 3 波と CCI のマルチパス 4波の合計 7 波が干渉波として見えるため， 8 素子アンテ

ナでのアレー自由度を利用して干渉成分を抑圧するように動作していると考えられる.しかし，そ

れでもおよそ 2 プランチ相当のダイパーシチ利得が得られている.また，図 5.16 は 8 波マルチパ

ス環境下の BER特性も示しており，干渉波とみなせるパス数がアンテナアレーの自由度を大幅に
上回ることにより， MMSE を用いても BER特性が大幅に劣化しているのがわかる.なお， MMSE 

以外の各方式の BER特性は 4波マルチパス時と同じ特性となっている.
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図 5.15: 干渉波が存在しない場合の 4波マルチパス環境下の BER特性
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図 5.16: 干渉波が存在する場合の 4波および 8 波マルチパス環境下の BER特性

5.5 サブキャリアクラスタリング

5.5.1 提案方式の原理

前述のように post-FFT 型スマートアンテナはすべてのサプキャリアにおいて独立な適応アレー
制御を行うため，最適な BERが得られる.しかしながら，伝搬路の周波数選択性から求められる
相関帯域幅が広い場合には，サプキャリア毎の細かい制御は不要であり，回路規模を削減できる
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余地がある.そこで，本節では，複数のサプキャリアを束ねてクラスタとみなし，スマートアン

テナのウェイト制御およびウェイト更新の計算をクラスタ毎に独立で行う手法(以降，サブキャリ

アクラスタリングと呼ぶ)を提案する.

図 5.17 に提案方式の受信機構成を示す. 1 クラスタあたりのサプキャリア数は一定とし，以降ク

ラスタサイズと呼ぶ.システムで用いるサプキャリアの総数がクラスタサイズで割り切れない場

合は，周波数軸上で低い周波数側の端のサプキャリアから順にクラスタ化し，最も高い周波数の

クラスタ内のサプキャリア数を端数とする.このクラスタ化によって，従来の post聞FFT型スマー

トアンテナに比べて演算量を大幅に低減できる.例えばクラスタサイズを 4 とすると，単純に演

算量は約 1/4 に低減できる.

Wl calculation 

Weight group calculation 

図 5.17: サプキャリアクラスタリングの構成

5.5.2 適応アルゴリズム

各クラスタでは 1 組のアレーウェイトが更新されるが，ここでは 2 通りの異なるウェイト更新

方法について検討を行う.図 5.18 に IEEE802.11 a のフレームフォーマットに準じたウェイト更新

方法を示す. (1)はパイロットサプキャリアの信号系列を用いてシンボル方向(時間方向)にトレー

ニングを行う方法， (2) はプリアンプル等を使ってクラスタ内のサブキャリア方向(周波数方向)に
トレーニングを行う方法である.

(1)の pilot-based 法の場合， トレーニングを通じてウェイトが求まるまでに多くの OFDM シン

ボルを費やすため，処理遅延が長いという欠点がある.さらに，クラスタサイズが大きい場合，伝

搬路の周波数選択性が強くなるにつれ，クラスタ内の特定のサプキャリアから得たアレーウェイ

トが他のサプキャリアに対して精度を失い，干渉を十分に抑圧できなくなる.それゆえ，クラス

タサイズと相関帯域幅に依存して誤り率特性の劣化が生じると考えられる.図 5.19 に 14 サプキャ

リア間隔のパイロットサプキャリアによって更新されたウェイトを用いたときの指向性パターン

を示す. トレーニングを行うサプキャリアが離れるにつれて指向性パターンの偏移が大きく異な
るのカまわかる

それに対して， (2) の cross引lbcarrier 法の場合，ウェイトが収束するのに必要な参照 OFDM シ
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図 5.18: ウェイト更新方法

図 5.19: パイロットサプキャリアを用いた適応制御を行った場合の指向性パターン

ンボル数が少なくてすむ.また，クラスタ内で周波数方向にトレーニングを行い，クラスタの端

までたどり着いたら再び逆端のサブキャリアから引き続きトレーニングを行うため，ウェイトの

収束特性はクラスタ内のサプキャリア毎の特性を平均したものと等価になり，準最適解にとどま

る. ところが，図 5.20 に示すように， LMS 等の逐次更新型のアルゴリズムを適用した場合，ウェ

イトの収束度および性能を表す平均 2 乗誤差 (MSE， Mean Square Error) はクラスタサイズが大き

くなるにつれて劣化し，クラスタサイズの影響を強く受けることがわかる. しかし，クラスタサ

イズが 12 の場合でも MSE は 30dB 程度と良好な結果を示している.

以上より，リアルタイム処理を行う場合， cross-subcar首位法はトレーニングに要する処理時間

を短縮することができる.しかし，非リアルタイムの蓄積型処理またはパケット単位処理の場合，

ウェイトが収束するのに必要なシンボル数は pilot-based 法と同じである.つまり，ウェイトの収

束に必要なシンボル数が400FDM シンボルのとき， cross-subcarrier 法は 100FDM シンボルの時
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図 5.20: 収束特性

表 5.3: シミュレーション諸元

変調方式 QPSK/OFDM 

符号化/復号化 畳み込み符号(符号化率=1ρ)/軟判定 Viterbi 復号

アンテナアレー 8-， 4・ &2-素子無指向性円形アレー

素子間隔 半波長

適応アルゴリズム SMI 

伝搬路モデル 指数減衰マルチパスフェージング

間に含まれる信号系列を「マトリクス状」に使うのであって，処理に要する計算量と計算時間は

変わらない.よって， cross-subcarrier 法はリアルタイム処理に適すると考えられる.

5.5.3 シミュレーション評価

BER特性

表 5.3 にシミュレーション諸元を示す.基本ノ号ラメータは IEEE 802.11a に準拠し，アレーアン
テナ構成や伝搬路モデ、ルは第 5.4.2 節で用いたパラメータと同じとした.
図 5.21 に前節で検討した 2 種類のウェイト更新方法による BER特性差を示す.ここでアンテ
ナ素子数を i， クラスタサイズを j としたときの提案方式を"SC(i， j)" と表す.この規則に従うと，
SC(8, 1) は 8 素子 post-FFT 型アダプティプアレーを意味する.クラスタサイズが 4 と小さいとき
はどちらの更新方法でも同等の特性であるが，クラスタサイズが 8 の場合， pilot-based 法は著しく
劣化する.これは上述のように，クラスタ内の特定サプキャリアのみから求めたウェイトでは周

波数選択性によって十分な干渉抑圧効果が得られないからである.これに対して， cross.叩bcarrier
法はクラスタサイズの増大に対する劣イじが小さい.クラスタサイズを 4 とした場合，約 4倍の演
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図 5.21: 8 パス指数減衰フェージング環境下におけるウェイト更新方法による特性比較
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図 5.22: マルチパス数による BER特性の変化

算量低減が図れる一方で， BER が 10-4 を満足する SNR は post-FFT 型アダプティプアレーに対し

て 2 dBの劣化となる.

図 5.22 に BER のマルチパス依存性を示す.ここで SIR=3 dB , Eb/NO=8dB とする.マルチパス

数の増大に伴って周波数ダイパーシチ効果が高まって BERが改善することが確認できる.しかし

ながら，クラスタサイズが伝搬路の相関帯域幅に比べて大きすぎる場合，クラスタ内のウェイト

のフラットネスを維持できずに BER特性は逆に劣化する傾向がある.

図 5.23 にアンテナ数およびクラスタサイズをパラメータとしたときの Viterbi 復号前の BER特

性を示す.図中の"SC(i， l)ヘすなわち post-FFT型アダフ。ティプアレーの特性はアンテナ数を 2， 4， 8

と変えた場合のいずれも最大のダイパーシチ利得が得られている. 4素子の場合でも 8 素子の BER

特性に比べて約 3 dB の劣化にとどまる. 2 素子の特性は干渉抑圧にアレーの自由度を 1 つ使うた
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図 5.23: アンテナ数およびクラスタサイズをパラメータとしたときの Viterbi 復号前の BER特性

表 5.4: pre-FFT, post-FFT および提案方式の回路規模の比較

Item 8 素子 pre- 4素子post- 提案方式

FFT FFT 

SC(4,1) SC(4,4) 

アナログ部の系統数 8 4 4 

AfD 変換器の個数 8 4 4 

町T の個数 1 4 4 

ウェイト乗算器数 8 4 4 

b
l
u
 

L
I
F
 

の量
比
算
ト
演
ツ
ト
ブ
イ
一エル

ウ
ス

|LMS I 1 

|SMI 11 
円

屋
戸子3

も
一E

め，干渉波不在時のレイリーフェージング下の BER特性と等しくなる.提案方式は， post-FFT型

アダプティプアレーに比べて若干の性能劣化が生じるものの，クラスタサイズに比例した演算量

低減が可能できる.例えば， 4素子の SC(4，4)は 8 素子を用いた SC(8，4) に比べ， BER が 10-3 の
とき Eb/NO で 4dB の劣化ですむ.

Complexity 

OFDM システムにスマートアンテナを適用する場合，アンテナ聞のフェージング相関だけでな

く伝搬路の周波数選択性にも依存するため，アレーウェイト制御を FFT 前あるいは FFT後のどち

らに行うかによって BER特性は大きく異なる.第 5.4.2 節で述べたように，干渉波がマルチパス

を伴う場合， pre-FFT型スマートアンテナでは，すべての干渉波を抑圧するためのアレー自由度を

稼ぐためにアンテナ数が非常に多く必要である.
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5.5. サブキャリアクラスタリング

一方， post-FFT領域で、は，狭帯域なサプキャリア内においては遅延波による ISI の影響がなくな

るため，干渉波のマルチパスも無視することができ，十分な干渉抑圧のために要するアレー自由

度は rCCI 干渉波源数」に縮退する.よって， post-FFT 型スマートアンテナは必要なアンテナ数

を減らすことができる.

表 5.4に pre-FFT， post-FFT および提案方式の回路規模の比較結果を示す. SMI アルゴリズムを

用いた場合，アレーウェイトを求めるのに必要な演算量は， pre-F町型， post-F町型，提案方式に

おいてそれぞれ 0(M3)， 0(KM3) ， 0(KM3/G) で表される.G はクラスタサイズである.通常，サ

プキャリア数K はアンテナ数M に比べて十分大きいため，アンテナ数が同じ場合， 3 方式のうち

P児ーF町はデジタル信号処理部の回路規模を大幅に低減できる.ところが， post-FFT型あるいは提

案方式を用いる場合，前述のように，同じ BER特性を得るために必要なアンテナ数およびそれに

付随する RF フロントエンドの系列数を減らすことができる.

提案方式の"SC(4，4)"の場合， 8 素子の p児ーFFT 型スマートアンテナに比べると，アレーウェイ

ト計算量は 0(83 ) に対して 0(52x43 /4) と1.625 倍になるものの，アンテナ数を半分にしてもまだ

BER特性が優れている.例えば，提案方式のスループットは， Eb/NO = 30 dB , 1 データパケット

あたり 1 ，000 ピットの伝送を行った場合， pre-FFT 型の約 2.7 倍を実現できる.

一方，ハードウェアの複雑度や回路規模の観点からみると， post-FFT 型は，周波数変換器，低

雑音増幅器 (LNA， Low Noise Amplifiers)，バンドパスフィルタ，直交復調器などの RF アナログフ
ロントエンドだけでなく， A/D変換器の数も減らすことができる.したがって，アンテナ以外の

これらのコンポーネントの数や実装面積，回路規模，さらにはアクティプデバイスの消費電力ま

で低減することができ，実装コストや運用コスト面でも有利である.
また， post-FFT 型と提案方式を比べると，システムによっては post-FFT 型でアレーウェイトの

トレーニングを行うのに十分な参照信号長が確保できない場合に，クラスタ化することで実質ト

レーニングシンボル数をクラスタ倍にすることができる.これは BER特性としては準最適となる

が， トレーニング時間が短い場合には収束特性を逆に向上させることができると考えられる.

実伝搬モデルにおける特性

上述のシミュレーションにおける伝搬路モデル化のあいまいさを避けるため， 5.2GHz帯で測定
した実伝搬モデルデータを用いた評価を行う.伝搬路応答は，チャネルサウンダによりアンテナ 8

素子分をフレーム毎に測定した結果から求めている.測定系について説明する.建屋構内のホー
ルの中心に送信アンテナを設置し，廊下を介して離れた小部屋にて受信する.その送受信アンテ
ナ聞の距離は約 20 メートルである.所望波，干渉波ともに伝搬路は NLOS となる.一方，干渉局
は別の離れた小部屋に設置し，廊下をはさんで送受信間距離は約 30 メートルである.所望波およ

び干渉波の平均遅延プロファイルはどちらも指数減衰型でみなせ，遅延広がりはそれぞれ 30 nsec, 

40 nsec である.図 5.24 にシミュレーシヨンで用いた遅延プロファイルの一例を示す.図中の所望

波のプロファイルはアンテナ#7，干渉波はアンテナ#2 での受信波形である.
図 5.25 に実伝搬モデ、ルを用いたときの BER 特性を示す. 8 素子 pre-FFT スマートアンテナと

無指向性アンテナ単一受信の BER 特性は符号化率 1/2 の誤り訂正符号化と軟判定 Viterbi 復号が

行われた結果である.強力な誤り訂正符号が用いられているにもかかわらず，無符号化の 4 素子
post-FFT スマートアンテナおよびクラスタ数4 のサプキャリアクラスタリングは BER の改善が図
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図 5.24: 実伝搬モデルのデータ

10 15 20 
EblNo [dB] 

10
0 

4

3

4

 

0
0
a
o

由
。

咽
・
A
4

・

A
4

・

A

s
a
凶
旬
。
-
E
同
垣
間

10・5

10・6
0 5 

SIR戸dB

4・ SC(i， l)

-0-SC(i,4) 
ー....8・.array pre-.町T

•- Single Omni 

25 30 

図 5.25: CCI 存在下の実伝搬路モデ、ルにおける pre-FFT と post-FFT スマートアンテナの BER特性

れることがわかる.したがって，実伝搬路に近いマルチパス/干渉波存在下において， post-FFT 

型スマートアンテナは同等性能を得るために必要なアンテナ数およびそれに付随する RF フロント

エンドの系列数を低減でき，大幅な回路規模削減が可能であることが実証された.
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5.6 周波数選択性部分干渉抑圧スマートアンテナ

5.6.1 まえがき

近年活発に研究が行われている広帯域 OFDM無線システムでは，周波数選択性の妨害が存在す

ることがある [121]. 例えば， 2.4GHz の ISM帯を用いる無線LAN規格 IEEE802.11g では，異なる

無線規格の信号を同一チャネル干渉として常に意識する必要があり，また地上デジタル放送にお

いても，伝送帯域内にスプリアスやアナログTV放送のような同ーチャネル干渉が存在するという

問題がある.このような場合，特定のサプキャリアの受信信号が大きく歪み BER特性が劣化する.

OFDM方式では周波数選択性フェージングの対策として，誤り訂正技術が非常に有効で、ある.従

来の OFDM受信機に用いられる誤り訂正装置では，すべてのサプキャリアによって伝送される信

号を用いて誤り訂正を行っているため，上記のようなスプリアスや同ーチャネル干渉(妨害)に

より特定のサプキャリアのみが大きな被害を受けた場合にでも，そのサプキャリアの信号を用い

て誤り訂正を行うことになり，特性が悪い方に引っ張られて全体的に特性が劣化してしまうこと

になる.そこで文献[122] では，パイロットサプキャリアの振幅対平均振幅の差によって妨害の存
在を検知し，そのサプキャリアの信頼度を下げて復調することで，誤りの伝搬を回避する方法を

提案している.また，文献 [123] ， [124] においても，各サブキャリアの周波数方向の分散値を用

いて，妨害をうけているサプキャリアを特定し，そのサプキャリアに CjN に基づく重み付けを行

うことで信頼度を下げ，妨害の影響を低減する方式が提案されている.特に， Viterbi 復号などの

誤り訂正復号を行う際に，この消失訂正復号法でメトリックに重み付けを行うことで，誤り率の

改善が図れる.

以上のように，消失誤り訂正技術が誤りの存在するサプキャリアのシンボルのメトリック値を

除去することで妨害の影響を回避する動作であるのに対して，スマートアンテナ技術は妨害を抑

圧すると同時に積極的にダイパーシチ利得を稼ぐことができるため，より大きな受信品質の改善

が期待できる.

しかしながら， FFT後に処理を行うスマートアンテナでは，すべてのサプキャリアに対して干渉
除去アルゴリズムを動作させるため，干渉の存在するサプキャリア群に対しては最適解が得られ
るが，干渉の存在しないサプキャリア帯では，干渉を優先的に抑圧するようにベクトル合成した結
果，雑音を強調してしまうウェイトが導出されることがありえる.また，仮に最大比合成 (MRC)
と同じウェイトが求まったとしても，その導出過程において多くの計算量を必要とするという欠

点がある.

そこで，本節では， OFDM信号伝送帯域内にスプリアスや周波数選択性妨害波が存在する場合
に，干渉が存在する信号帯域と存在しない信号帯域において各々異なる規範に従う合成アルゴ、リ

ズムを用いるダイパーシチ方式を提案し，その特性を明らかにする.

5ふ2 周波数選択性部分干渉波

本節で扱う周波数選択性部分干渉波を「所望信号帯域内で周波数軸上に部分的に存在する狭帯

域干渉」と定義する.例えば実際のアプリケーションでは，

• 2.4GHz帯 ISM バンドにおける IEEE802.11g に対する Bluetooth 信号や電子レンジ干渉
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干渉波有り

告説日
1l' 川 V I V Il川 U;J;!川 11 川日 ll 周波数
「 酪望后旦畠惜

ゲイン 映像搬送波 音声搬送波

周波数

図 5.27: 地上デジタル TV放送におけるアナログ放送の同一チャネル干渉の様子

-地上デジタルTV放送に対する既存のアナログTV放送の干渉

.信号帯域内に存在するスプリアス

等が該当する.特にこれらが OFDM システムであることを考慮すると，所望信号帯域内に干渉信

号が存在するサプキャリアと干渉信号が存在しないサプキャリアに分離することができる.周波

数選択性妨害波の概念図を図 5.26 に示す.

例えば，一般に知られている例として，地上デジタル TV放送に対して既存のアナログTV放送

の干渉が春在する様子を図 5.27 に示す.地上デジタル TV放送の信号が所定の周波数帯域内で信

号が一様に存在するのに対して，アナログ TV放送信号は映像搬送波，色副搬送波，音声搬送波

がそれぞれ周波数毎に独立性をもったスペクトルとなり，明らかに特定のサプキャリアに対して

強い妨害となりえることがわかる.この状況は，今後地上デジタル放送受信エリアが全国展開し，

アナログ TV放送サービスが完全に終了する 2011 年までの間，中継局の配置次第で起こりえるこ

とである.

また， OFDM受信機を自動車などに搭載して使用する場合に，エンジンやその他の車内電子機

器の影響で EMI (Electro Magnetic Interference :電磁妨害)やスプリアスがアンテナを介して混入

することがある.図 5.28 はスペアナで周波数分解能を 15 kHz として測定した結果である.同図よ

り，信号を受信していない場合でも，エンジンを ON することで周波数選択性の妨害が発生する

ことを意味している.また，スプリアスの周波数位置も ONjOFF によって変化していることも確

認できる.
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5ふ3 提案方式の概要
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5ふ周波数選択性部分干渉抑圧スマー卜アンテナ
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周波数 [MHz]

図 5.28: 車載電子機器によるスプリアス

SIR最大化

干渉抑圧ウェイト

図 5.29: 提案方式の構成

提案方式の構成図を図 5.29 に示す.下記において，簡単のため， 2 素子のアンテナを用いた場
合を説明する.信号処理手順の概略は，町T後の信号を用いてサブキャリア毎に干渉の有無を検
出し，その検出結果に応じて，ダイパーシチ合成アルゴリズムを選択し，重み付け合成を行うと
いうものである.選択する合成アルゴリズムや干渉検出方法について以降に詳述する.
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提案方式の処理手順

図 5.29 において，アンテナで受信された OFDM信号は，無線部を経由して AfD 変換器へ入力

される.無線部では，具体的に周波数変換やフィルタリング;信号増幅，直交検波など無線周波

数帯の所定の信号処理が施される . AfD 後の信号は FFT へ入力され，時間領域信号から周波数領

域信号に変換される. FFT への入力に際して，通常の OFDM 受信機では， AGC(Automatic Gain 

Control: 自動利得制御)や AFC(Automatic Frequency Control: 自動周波数制御)といったアナログ部

も含めた同期や，フレーム同期やシンボル同期 (FFT 窓制御)などのデジタル信号同期処理が行

われるが，ここでは提案方式の本質に影響しないため，その処理手順の説明を省略する.

次に FFT 出力は，サプキャリア毎に乗算器によりウェイトを乗ぜられ加算器により合成される.

合成出力は復調器によって信号判定，復号される.

ここで，各サプキャリアにかけられるウェイトは，干渉検出部で得られたサプキャリア情報に

基づいて，アルゴリズム選択部において所望のアルゴリズムが選択され，第 l および第 2 のウエ

イト計算部において，それぞれサプキャリア毎に所望の機能を達成するよう決定される.

このような構成により，例えば地上デジタル放送受信機などにおいて，狭帯域な同ーチャネル

干渉，例えばアナログ TV の混信などが存在する場合に，干渉の存在する帯域の SIR を改善しつ

つ，それ以外のサプキャリアに対しては SNR を最大化するアルゴリズムを使うことにより，局所

的に最適な重み付けを行うことができる.

ここで，第 1 のウェイトは，受信信号に含まれる干渉波成分を除去することを優先する適応ア

ルゴリズムであり，例えば SMI， LMS や RLS 等が適用される.これによって，周波数帯域内に部

分的に存在する干渉波成分を抑圧し，なおかつ余剰のアンテナ自由度を利用して受信品質を改善

することができる.すべてのサプキャリアに干渉が存在する場合は，第 1 の適応アルゴリズムに

よるウェイトのみで重み付け合成が行われることになる.他方，第 2 のウェイトは， SNRが最大

となるよう最大比合成アルゴリズムとする.すべてのサプキャリアにおいて干渉が事在しないと

判断された場合は，最大比合成だけが施される.

干渉検出方法

図 5.30 に干渉検出方法のフローチャートを示す.まず複数のプランチのうち受信レベルが最大

のアンテナに着目し， FFT後に伝送路歪みを補償した受信信号を用いてサプキャリア毎に干渉の
有無を検出する.サプキャリア番号を k とする.初期化 (k=O) 後， k番目のサプキャリアの復調を
行う.ここで復調とは FFT後に伝送路歪等化や位相ノイズ除去などを行い，硬判定のデマッピン

グをすることを意味する.その結果， I-Q 平面のコンスタレーションが得られる.ここで送信点は

コンスタレーション上で決まった基準位置であるので，受信信号を復調した点とその基準点との

ベクトル誤差 D を計算する.ベクトル誤差D は以下の式に示すように 2 乗誤差で表される.

D = E[IIx -r112] (5.11) 

ここで， xは復調信号のコンスタレーション上の信号点ベクトルで， rは基準信号点ベクトル，す

なわち x をシンボル判定した後の信号点である.また，各ベクトルは複数のサンア。ルの集合平均

E[] として求められる.ベクトル誤差 D とコンスタレーションの関係を図 5.30 に示す.
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コンスタレーション上で参照
信号との2乗誤差Dを測定

図 5.30: 干渉検出方法

次に Dが所定のしきい値Dth を比較し ， D < Dth の場合， fk番目のサブキャリアに干渉は存在しな

い」と判断し，次のサプキャリアを探索するために kの値をインクリメントする.しかし ， D>Dth 

の場合は，「そのサブキャリアに干渉が存在する」と判断し，サプキャリア番号 k をメモリに記憶

する.以上の処理をすべてのサプキャリアに対して行い， kが全サプキャリア数N に達したとき，

処理を終了する.

このように干渉の有無を検出する手段は，受信信号の EVM (E町orVector Magnitude :誤差ベク

トル強度)を測定し，所定のしきい値を上回るときに干渉があると判断することを特徴とし，この

ような構成により，簡易に干渉波の有無を知ることができる.複数の多値化モードを有する OFDM

システムにおいては，シンボルの各変調レートに応じて，そのしきい値を信号点間距離で正規化

する.

上記の EVM測定に関して，干渉の存在によって伝送路応答推定精度が著しく劣化するような場

合，硬判定の結果，推定されたシンボル点はもはや送信された点とは異なることがあるが，干渉
存在下で、は誤って判定された信号点からの距離も太きく離れるため，結果的に大きな EVM値が検

出されて「干渉が存在する」と判断される.結局，正しい信号点からの絶対的な誤差値が重要な

のではなく，干渉が存在することで伝送路査みを補償しきれずに EVMが劣化することを拠り所に

して検出が行われる.

なお，全サプキャリアにパイロットシンボル等の既知信号が入っている場合，あるいは時間領域
においてパイロット信号が挿入されている場合は，さらに高精度な干渉波検出が可能となる.この
場合，基準シンボル r は上記のような判定後シンボルではなく，時間領域の参照信号となり， FFT 

入力前の時間領域受信信号と時間領域パイロット信号の誤差 D' の l シンボル期間にわたる積分値
を計算し，しきい値 D;h と比較する.なお，積分区間は 1 シンボルに限らず、雑音の平滑化という観

点、からより長い区間としてもよい.
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(a) ケース1 部分干渉の位置:6~13番目のサブキャリア帯域

子核?
| 斗ぷ I I 

ヅや-----J
SMIを適用 MRCを適用

L 
52 周波数(サブキャリア番号)

図 5.31: 周波数選択性妨害波の位置

5五.4 計算機シミュレーション

提案方式の有効性を示すため， IEEE802.11g ベースの OFDM を用いた無線 LAN のシステム諸

元に基づいた計算機シミュレーションを行う.ここで， 802.11g の仕様はベースパンドでは 5GHz

帯の 802.11 a と同ーとした.表 5.5にシミュレーション諸元を示す.また，周波数選択性妨害波の

位置は図 5.31 に示すように 2通りを想定し， 52本のサプキャリアに対して 6"'13 番目に干渉が春

在する場合 (8 サプキャリア)をケース 1 ， 6'" 13 番目および 41"'44 番目のサプキャリアに干渉が

存在する場合 (12 サプキャリア)をケース 2 とした.なお， SIR の定義は以下のように与え，シ

ミュレーションでは OdB とlO dB を試した.

所望信号帯域内の信号電力
SIR= 一ー一一一…ー恥・ 一一一ー (5.12) 

表 5.5: シミュレーション諸元
変調方式 52 サプキャリア OFDM/QPSK

符号化方式 r=1/2, K=7 畳み込み符号欺判定 Viterbi 復号

信号帯域 20MHz 

FFT サイズ 64 ポイント (GI長=16)

アンテナ数 4 

マルチパス 4パス指数減衰 Rayleigh fading 

遅延広がり σ=46.4nsec 

BER特性

図 5.32，図 5.33 に 4 パス遅延のマルチパスブェージング環境下におけるケース 1，ケース 2 の

場合の BER特性を示す.所望信号の伝送路応答推定および干渉検出は理想的に行われていると仮

定した.従来方式では周波数選択性妨害波の影響により 4 アンテナの最大比合成ダイパーシチお
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図 5.32: BER特性(ケース 1)
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図 5.33: BER特性(ケース 2)

よび誤り訂正効果があるにもかかわらず所定の利得が得られていないのに対して，提案方式は SIR

に依らず十分なダイパーシチ(符号化)利得が達成されているのがわかる.すなわち， 8 サブキャ

リアに渡る周波数選択性妨害波が存在するとき， BER= 1O-3 を満たす Eb/NO に対して，従来方式

に比べ 12dB 以上の改善が見込める.さらに妨害サプキャリア数が多い場合(ケース 2 の場合)，従
来方式ではインタリープを含む誤り訂正の効果が薄れ， 10-2 または 10-1 付近で BER のフロアが

生じているが，提案方式では上記と同様に十分なダイパーシチ利得が得られている.

なお，図 5.32，図 5.33 において干渉サプキャリア数に対して提案方式の特性差はほとんど見ら

れないが，原理的には，以下のように推測される.

全サプキャリア数を P， 干渉の存在するサプキャリア数を Q とした場合，干渉の存在するサプ

キャリアにおいては， FFT後に MMSE規範の干渉抑圧アルゴリズムを用いることにより，干渉抑
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圧に 1 つの自由度が用いられる，つまり (M -1) 次のダイパーシチ利得が得られる.一方，干渉の

存在しないサプキャリアにおいては，最大比合成を行うことで， M次のダイパーシチ利得が得ら

れる.ゆえに総合的なダイパーシチ利得は以下の R次相当と予測できる.

Q/..... 1'¥.. P-Q..... 201 Q 
R=75(M ー 1)+-F-M=M-75 (5.13) 

干渉検出方法による特性の変化

前節では干渉の存在するサプキャリア位置を既知としたときの特性を示したが，受信側で未知

であるとき，ダイパーシチ合成方法として MMSEか MRC を選択するかは干渉検出手段の性能に

依存する.そこで，しきい値の大小または検出方法による特性差について考察する.

SIR によるしきい値特性 図 5.34 にケース I において SIR をパラメータとしたときの EVM特性

を示す. Eb/NO は 50 dB とし， EVM の平均シンボル数は 100FDM シンボルとした.図より SIR

が小さい場合は干渉電力が大きくなる為， EVMが非常に大きな値となり，検出しきい値の設定が

容易であることがわかる. SIR を小さくすると EVM のピークが雑音レベルに近づくため，誤検出

が起こると予想される.しきい値を例えば 0.5 と小さめに設定することで誤検出を防ぐことができ

るが，たとえ誤って干渉が春在するのに存在しないと判断してしまった場合には，そもそも干渉

電力が熱雑音と同程度に小さいと考えられるため，実質 BER には影響しないと考えられる.

SNR によるしきい値特性 図 5.35 にケース I において Eb/NO をパラメータとしたときの EVM特

性を示す. SIR は OdB とし， EVM の平均シンボル数は 100FDM シンボルとした.図より， EVM 

のピークは変わらないが Eb/NO が小さくなるにつれて雑音レベルが上がるため， しきい値の設定

に注意が必要である.しかし，この場合，「干渉が春在しないのに，存在する」と誤判断するため，

適応アルゴリズムは MRC の代わりに h品店E を使用することになる.したがって BER特性上の劣

化はなく，単に計算量が増えるだけである.

平均サンプル数によるしきい値特性 図 5.36 に EVM の平均サンア。ル数をパラメータとしたとき

の EVM特性を示す. Eb/NO は 20dB とし， SIR はlOdBとした.図より， EVM の平均シンボル数

を変えても干渉検出特性はほとんど変わらないことが予測できる.これより IEEE802.11g のよう

に干渉検出に用いることのできるプリアンプル区間(特にロングプリアンプルの場合 20FDM シ

ンボル)で十分な干渉検出が行えることがわかる.
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5.7 結言

本章では， 5GHz帯無線アクセスシステムに準拠した OFDM システムを想定し，同一チャネル

干渉が存在するマルチパス環境下において端末局受信時に高品質化を図るスマートアンテナを提

案し，以下のことが明らかになった.
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• pre-FFT型スマートアンテナとして， 8 素子の指向性アンテナを円形配置したアンテナ選択ダ

イパーシチを提案し，計算機シミュレーションにより伝送特性を評価した.その結果， RSSI 
に基づいたアンテナ選択によって，従来の無指向性単一アンテナ受信に比べて約 2倍の SIR

耐性が達成できること，アンテナ選択成功確率は SNR よりも SIR の依存性が強いこと，最

適選択により BER=5xlO-3 のとき 5 倍の伝送容量改善が可能であること ， SIR基準の選択ダ

イパーシチは特に低 SIR 時に最適選択時の BER特性に近づくことを明らかにし，簡易な構

成で干渉波耐性の向上に有効であることを示した.

• post-FFT 型スマートアンテナとして，演算量と回路規模を削減するサプキャリアクラスタリ

ングを提案し，その有効性を明らかにした.提案方式は，複数のサプキャリアをグループ。化

し，そのグループに対して適応アルゴリズムのトレーニングを行い，同一のウェイトを与え

る方式である.計算機シミュレーションの結果，提案方式は，同一チャネル干渉を効果的に

除去しつつ，クラスタサイズに比例した処理量の低減を図れること，クラスタ内でのウェイ

ト更新方法によって特性差があり，サプキャリア方向にトレーニングを行う手法がロバスト

性が高いこと，ダイパーシチ効果はクラスタサイズと遅延広がりのトレードオフになること，

アンテナ数を減らしても受信特性の劣化が小さいことを明らかにした.また，実伝搬路デー

タを用いた評価により，アンテナ数 4，クラスタ数 4 のサプキャリアクラスタリングが有効

であることを明らかにした.

• pre-FFT および post-FFT 型スマートアンテナを性能と回路規模の視点、から比較し， pre-FFT 

型は，受信機構成が簡易であるが，マルチパスを干渉とみなすため，受信特性を改善するた

めに多くのアンテナ数が必要となること， post回FFT型は，回路規模は大きいが，アンテナ数

を低減することが可能であり，受信特性は干渉源数に依存することを明らかにした.

・信号伝送帯域内に周波数選択性妨害波が存在する場合に，妨害波が存在する信号帯域と脊在

しない信号帯域において各々異なる規範に従う合成アルゴリズムを用いるダイパーシチ方式

を提案した.提案方式は，サプキャリア毎に信号の EVM を計算して妨害波の有無を検出し，

それに基づいてダイパーシチ合成アルゴリズムを選択する.計算機シミュレーションの結果，

妨害波検出のためのしきい値が SIR や SNR に依存すること，妨害波レベルや存在周波数位

置に依存せずにアンテナ素子の増加に応じたダイパーシチ利得が得られることを示し，その

有効性を明らかにした.例えば 8 サプキャリアに渡る周波数選択性妨害波が存在するとき，

BER= 1O-3 を満たす Eb/No に対して，従来方式に比べ 12dB 以上の改善が見込める.さらに
妨害サプキャリア数が多い場合，従来方式では 10-2 または 10- 1 付近で BER のフロアが生

じているが，提案方式では上記と同様に十分なダイパーシチ利得が得られることを明らかに

した.以上より，同ーチャネル干渉が存在する信号帯域と存在しない信号帯域において，そ

れぞれ最適なアルゴリズムを適用することにより，サプキャリア毎に所望の機能を最低限の

計算量で，効率良く実現することができる.



第6章

同一チャネル干渉波が存在しない場合のOFDMシ

ステム用スマー卜アンテナ

6.1 緒言

第5 章では， OFDM を適用した無線LAN システムを想定し，同一チャネル干渉波が存在する場

合に高品質化を図るスマートアンテナを提案し， post-FFT型の有効性を確認した.本章では，同一

チャネル干渉波が存在しない場合に受信感度を向上させるとともに回路規模を低減することを目的

として， FFT 前の時間領域にてアンテナ選択あるいはマルチビーム選択を行い，かつ FFT後の周

波数領域にてダイパーシチ合成を行うハイブリッド型スマートアンテナを提案し，その伝送特性と

回路規模の低減効果について検討する.干渉波が存在しないシステムにおいて，従来の post-FFT

型スマートアンテナに比べて小さい回路規模でほぼ同じ性能を達成できることを計算機シミュレー

ションにより明らかにする.

6.2 圏内地上デジタル放送 (ISDB・T)

6.2.1 ISDB-T の概要

地上デジタル放送は既存のアナログ TV放送に代わる方式として 2001 年に ARIB 標準規格とし

て策定された [125]. 2003 年 12 月に東京，大阪，名古屋で放送が開始され， 2006 年には全国展開，

2011 年には現在のアナログ放送が終了し，完全にデジタル放送だ、けになる.デジタル化によるメ

リットには以下のようなものがある.

1.ゴーストのない高品質な映像の配信

2. 通信との連携

3. 周波数利用効率を高める為の SFN(Single Frequency Network) の実現

4. 利用帯域を減らし，空いた周波数チャネルを開放できる

5. 階層伝送が可能で，各階層ごとに異なる伝送パラメータ(変調方式，誤り訂正符号)のデー

タを送ることができる

デジタルTV加差の物理層の標準仕様ISDB・T(Integrated Services Digital Broadcasting -Terrestrial) 

方式は， OFDM を用いた伝送方式であり，数千本のサプキャリアから構成される約 5.8MHz の信
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表 6.1: ISDB-T の主な仕様

|伝送パラメータ I Mode2 
OFDM セグメント数 13 

帯域幅 5.575MHz 5.573MHz 5.572MHz 

キャリア間隔 3.968kHz 1. 984kHz 0.992kHz 

キャリア数 1405 2809 5617 

有効シンボル長 252μsec 504μsec 1.008msec 

変調方式 QPSK, 16QAM, 64Q品1， DQPSK 

ガードインターパル長 有効シンボル長の 1/4， 1/8, 1/16, 1/32 

シンボル数/フレーム 204 

時間インタリープ 各設定の最大値 0，約 0.13 ， 0.25 ， 0.5sec の 4 種類

内符号 畳み込み符号(1/2， 2/3 ， 3/4， 5/6， 7/8) 
外符号 短縮化リードソロモン符号 (204， 188) 

情報ビットレート 3.65Mbps""-' 23.23Mbps 

号帯域を持つ.この信号帯域を約 430kHz のセグメントに分割し，合計 13 セグメントの中から所

望の伝送速度を得るためにセグメント数を選択できる形態となっている.また，中心の l セグメン

トだけを使った携帯受信も可能な仕様となっている.主な諸元を表 6.1 に示す.現在，放送されて

いるハイビジョン放送は，中心のセグメントを除く 12 セグメントを使って，モード 3， 64QAM, 

内符号レート= 3/4，ガード長= 1/8 が採用されている.また，画像の圧縮には MPEG-2(Moving

Picture Experts Group-2) が用いられる.

6.2.2 送受信機のブロック図

図 6.1 に各伝送方式のブロック図を示す.送信側は規格に準じた構成である.

地上デジタル放送は，図 6.2 に示すように， 1 チャネルの帯域幅である 6MHz を 14 分割し(1個

当たり約 429kHz)，その内 13 個(約 5.6MHz) 分の帯域を使用して放送を行う.この 1 個分の周波

数ブロックはセグメントと呼ばれる. 6MHz の内，余った 1 セグメント分の帯域は隣接チャネル

との混信を避けるためのガードバンドとなっている.このセグメントの概念により， 1 チャネルの

帯域で固定受信向けサービスと移動受信向けサービスを同時に提供することができる.ただし最

大階層数は 3 と規定されている.各階層のセグメント数や伝送路符号化ノ号ラメータは編成情報に

従って放送事業者によって決められる.

まず，送信する情報は誤り訂正を行うために 2段階の符号化が行われる.連接符号の外符号とし
てリードソロモン (RS) 符号，内符号として畳み込み符号が用いられる.畳み込み符号は前述の無

線LAN規格と同様，拘束長 7，符号化率 1ρ の原符号をパンクチャ化することによって，所定の

符号化率を実現することができる.内符号化は， RS 符号後に分割された各階層毎に行われ，ピッ

ト系列の順序を分散させるために， PN符号によるスクランプルを行うエネルギー拡散，バイト単

位のインタリースピット単位のインタリープが適用される.その後，多値 QAM のマッピング
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送信側

複数の階層

受信側

図 6.1: ISDB-T の送受信ブロック構成

下側チャネル
6MHz 

上側チャネノレ

lセグメント(429ほ~z)

5.6MHz 

図 6.2: 地上デジタル放送の 1 チャネルの周波数帯域

が行われる.階層を再合成後，時間インタリープおよび周波数インタリープが行われ，送信する

情報シンボルに加えてフェージング補償を行うためのスキヤツタードパイロット信号 (Sp) ，伝
送制御情報を含む TMCC (Transmission Multiplexing Configuration Control) ，補足情報を示す AC

(Auxiliary Channel) を挿入して OFDM フレーム化し， IFFT を行う.最後にマルチパス対策とし

て， GI を付加することで送信信号が形成される.
受信機では， AFC や AGC，時間同期をとった後， GI を除去して FFT を行う.その後， SP等を

使って伝搬路推定をした後，フェージング補償を行い， OFDM デフレーム化によって，情報シン
ボルだけを取り出す.その後は送信側と逆}I買の操作により，周波数/時間デインターリーブ，階層
分割を行い，各階層毎に QAM復調，ビット/バイトデインタリープ，軟判定 Viterbi 復号，エネ

ルギー逆拡散処理した後，最後に階層再合成後に RS 復号を行う.
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6.2.3 移動受信時の課題

特に自動車や移動体での高精細なテレビ放送受信を想定すると， 13 セグメントの信号を移動伝

搬環境においても受信できなければならない.そこで，近年，放送業界や自動車業界では，この

広帯域信号の受信可能な受信機の開発に熱が入ってきている [126].

地上デジタル放送を自動車や携帯電話などの移動体で走行しながら受信する場合は，受信アン

テナの高さが数m 以下と低いために地形の起伏や建物，障害物などによるマルチパスフェージン

グやシャドーイングの影響を強く受ける.そのため，受信感度の改善，すなわち所要 BER を満た

す SjN を低減することが極めて重要である.また，高速で、移動受信することを想定する必要があ

るため， ドップラーシフトを受けた多重到来波の対策が必要である このような課題の対策とし

てスマートアンテナが期待されている.例えば，文献 [121] では 4 素子の FFT 前ダイパーシチに

より特性改善できることを示し，特に周波数選択性フェージングの影響を低減するために帯域分

割による方式を提案している.また，文献 [127， 128] ではサプキャリア毎最大比合成ダイパーシチ
の有効性を確認している.

一方， 1SDB-T 方式は，元来マルチパスに強いとされている OFDM を採用しているため，その

方式の性質上， SFN(Single Frequency Network) を構築できる等の特徴をもっ.実際に SFNが運用

された場合には， G1 を超える長遅延波が到来してシンボル間干渉 (1S1) を引き起こす可能性があ

り，独自の 1S1 キャンセル技術が必要となる.

6.3 ハイブリッド型スマートアンテナ

移動受信においては，受信感度の向上が最重点課題の一つで、あり，空間ダイパーシチ受信が有効

である.特に広帯域OFDM システムでは，周波数選択性フェージング環境下において， FFT後に最

大比合成ダイパーシチを行う方式 (post-FFT 型と呼ぶ)が最適な受信特性を実現できる[128]. し

かし，アンテナ数とサプキャリア数の増大に伴って回路規模が大きくなる欠点、がある.一方， FFT 

前にダイパーシチ合成を行う方式 (pre-FFT 型と呼ぶ)は回路規模は小さいが [116]，第 5 章で示

したようにマルチパスの遅延広がりが大きくなるにつれて BER特性の劣化が顕著になる.そこで，

回路規模と性能のバランスを考慮して， pre-F町および post-F円の両方の領域で異なるダイパー

シチ合成を行う方式が提案されている [129]-[131]. 特に，固有ビームスペースのアダプティプア

レーは pre-F町処理として有効である [132]-[137]. 本章では，これをハイブリッド FFT 型と呼び，

時間領域でアンテナ選択あるいはマルチビーム選択を行い，さらに周波数領域で最大比合成を行

うダイパーシチ受信方式について検討を行う.

OFDM用スマートアンテナの受信機構成は，第 5 章で述べたように合成処理部の位置によって

pre-FFT 型と post-FFT 型の大きく 2つに分類され，これらとは別に，図 6.3 のように，アンテナ選

択処理とサブキャリアダイパーシチ受信処理を FFT の前後に別々に配置するハイブリット型構成

も考えられる.ここではハイブリッド型構成の数式モデ、ルについて検討する.

第 5 章の式 (5.4)のアレー受信信号に対して， pre皿FFT領域の i番目のビーム出力は

ymk=wFxm,n (6.1) 
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6.3. ハイブリッド型スマートアンテナ

図 6.3: ハイブリッド FFT 型スマートアンテナの構成

で与えられる.よって ， i 番目のビームの FFT 出力は

N-l 

Yi.m ,k = L:Yi ,m,n' e-j半

= Yi ,mt 

Yιm = [Yi，mル Yi，m， l ， ・・・ ， Yi ,m,N-d 

と表される. ここで， t は FFT 処理

gk = [1 , e-j2πk/N，・・" e-j2π(N-l)k/Nf 

を意味する.

したがって， P個のビームを使った post-FFT 出力は以下のように表すことができる.

(6.2) 

(6.3) 

(6.4) 
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Xm = [xm,o xm,l ・・・ Xm ,N- I] 

W = [Wl W2 ・・・ Wp] 

(6.6) 

(6.7) 

ここで， uf は k番目のサプキャリアにおけるダイパーシチ合成ウェイトである.したがって， preｭ
FFT領域および post-FFT領域のウェイト Wj ， Uk を適切に選択することで，ハイプリッド型スマー

トアンテナの合成ウェイトと post-FFT のウェイトを等価にすることができる.

ところで， pre-FFT領域において，複数のアンテナから選択された 2系統の受信信号そのものを

FFT に入力するタイプはエレメントスペース型のサプキャリアダイパーシチと考えることができ，

他方， pre-FFT領域において，アレー受信信号を用いて 2個のビームを形成し，そのビーム出力を

FFT に入力するタイプはビームスペース型のサプキャリアダイパーシチと考えることができる.以

降，エレメントスペース型およびビームスペース型のスマートアンテナについて検討を行う.

6.4 アンテナ選択合成方式(エレメントスペース)

図 6.4に 4素子 2選択型ハイブリッド方式の構成を示す.この方式はアンテナ 4素子のうち受信

レベルが高いアンテナを 2 素子だけ選択し，これらの 2 プランチ出力を用いてサプキャリア毎の

最大比合成ダイパーシチを行うものである.図中の metric として RSSI を用いる.したがって，提

案方式の pre-FFT領域の合成出力は式 (6.1) において

Ym,k,l = argm瓜(IXj l) (6.8) 
Xi l 

Ym,k,2 = arg m出(Ixd)
エi手Ym，k， l I 

となる.

図 6.4: 4 素子 2選択型ハイブリッド方式の構成

6.4.1 シミュレーション諸元

表 6.2 にシミュレーション諸元を示す.ここではハイブリッド型スマートアンテナの基本コン

セプト検証を目的とするため，通信ノ号ラメータは表 6.2 に示す無線LAN規格の IEEE802.11a に準
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ずる.

計算機シミュレーションで比較する各種ダイパーシチ方式は以下のとおりである.

1.単一アンテナ受信

2.2 素子 pr・e-FFT選択合成 (SC)

3.4 素子 pre-FFT 最大比合成 (MRC)

4. 2 素子 post-F町最大比合成(従来方式)

5.4 素子 2 選択ノ、イプリッド最大比合成(提案方式， IF-SW 方式)

6.4 素子 post-FFT 最大比合成ダイパーシチ

7.4 素子 2選択ノ、ィプリッド最大比合成(提案方式， BB-SW方式)… 4 素子のアンテナを 2素

子ずつの組に分け，各 2 素子 post-FFT 最大比合成出のうち BER の良い方を選択

チャネルモデ、ルとして，表 6.3 に示す平均遅延プロファイルをもっ 8 パス準静的フェージングを

仮定した.なお， 4素子のアンテナはすべて理想的な無指向性をもつものとし，各遅延パス間，お

よびアンテナ素子聞のフェージングはそれぞれ独立なレイリ一分布に従う.また，フレーム同期

や周波数同期， FFT 窓制御チャネル推定・補償などは理想的に動作するものとした.アンテナ選択

は， 64 サンプルで平均化した RSSI の大小を比較し，大きい 2 つのアンテナプランチを選択する.

表 6ムシミュレーション諸元

変調方式 QPSK/OFDM 

サプキャリア数 52本(うちデータ 48 本がパイロット 4 本)

Virtual subcaロiers 1 DC, 6 upper and 5 lower subcarriers 

信号帯域 20MHz 

F町jIFFT サイズ 64 ポイント

OFDM シンボル長 4μsec 

ガード区間 16 サンプル (0.8μsec) 

誤り訂正符号/復号 畳み込み符号/軟判定 Viterbi 復号

(符号化率=1/2，拘束長= 7) 

表 6.3: 8 パスフェージングモデル

遅延時間 [nsec]

相対電力 [dB]

6.4.2 シミュレーション結果

図 6.5，図 6.6 にそれぞれ Viterbi 復号前と復号後の BER 特性を示す. pre-FFT 型ダイパーシチ

はアンテナ素子数を増やしてもダイパーシチ利得の向上が小さしそれに対して post-FFT 型ダイ
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ノ守一シチは大きな利得が得られる.これはマルチパスフェージングによる周波数選択性のため，

pre-FFT 型での最大比合成ウェイトが 20MHz もの広い信号帯域のすべてのサプキャリアに対して

もはや最適とならないことに起因する.一方， post-FFT 型は，狭帯域のサプキャリア毎に最適な

アンテナ選択/合成となるためマルチパスモデ、ルに依存せず、ダイパーシチ効果がほとんど変わら

ない. Viterbi 復号後の BER においてはさらに利得が大きくなる.

ハイブリッド方式は pre四F円と post同FFT の中間に位置する BER特性をもっ.アンテナ 4素子か

ら RSS釘I の大きい 2素子を選択する P卯os幻t-FFT 最大比合成方式(件4-目-tω0-2IF閑-Sδ.SWp卯os坑t

ナ 2 素子の p卯os幻t-FFTMRC ダイパ一シチ(従来方式)に比べて約 2却dB の改善が図れることがわか

る. ところで， 4 素子 2選択 post-FFT 出力の 2選択方式 (4-to・2BBδWpost-MRC)は，符号化な

しの BER特性は従来方式とほぼ同じであるが， Viterbi 復号後の BER特性は IF-SW方式とほぼ同

じ特性を示す.これは Viterbi復号後出力のうち BERが良好なデータ系列を選択しているためであ

り， Viterbi 復号前に BERが最良となるプランチと必ずしも一致しないことを意味する.

実際にハードウェアに実装する場合，上記の提案方式 (IF・SW) の場合，アンテナ選択方法が重

要な課題となる.一般に，複数のアンテナをもっ受信機で、切り替えダイパーシチを行うとき，受

信レベルの大小で、アンテナ切り替えを行うと，無線部の AGCがすぐに反応できず，急激なレベル

変動差によって A/D入力の信号振幅が飽和してしまい復調に失敗することがある.このような場

合，アンテナ切り替え制限条件を与えて，アンテナ切り替えによる信号飽和が原因でおこる復号エ

ラーや同期外れを回避する必要がある.また，地上デジタル放送などの連続受信系の場合は，ア

ンテナ切り替えによって信号の連続性が失われることによって復号誤りが発生する可能性もあり，

上記の BER特性よりも劣化すると考えられる.それに対して， BB-SW の場合， 4 系統の受信信号

をベースパンドのデジタル領域まで保持しなければならないため， IF-SW に比べて回路規模が大

きくなるが，誤り訂正復号後のパケット単位で信号選択が可能であるため，信号を蓄えるメモリ

と簡易なタイミング(順序)制御によって性能を維持することができる.

126 

Q) 
H 

t1l 
E 

10
0 

10-1 

ち -2
ヒ 10
w 
ー白
てコ

号 1ゲ
() 
E 

コ

10-5 

。 5 

ー・ー Single anlenna 
.......... 2br. preSC 
『島・ 4br. preMRC 
~ 2br.p矧MRC
『・- 4-10-2 IF-SW poslMRC 
-ロー 4br. poslMRC 
-0 4-10-2 BB-SW poslMRC 

10 
EjN" [dB] b.. '0 

15 20 

図 6.5: 8 パスモデルにおける各種スマートアンテナ方式の BER特性 (Viterbi 復号前)



6i 固有ビーム合成方式(ビームスペース)

10
0 

5 

ー睦 Single antenna 
j """9'-2br. preSC 
...�.-4br. preMRC 

1Z2brpostMRC 
4-to-2IF-SW postMRC 

-c:r 4br. postMRC 
-o 4-to-2 BB-SW postMRC 

10 
Eb/No [dB] 

15 20 

図 6β:8 パスモデ、ルにおける各種スマートアンテナ方式の BER特性 (Viterbi 復号後)

6.5 田有ビーム合成方式(ビームスペース)

本節では， pre-FFT領域にビームスペースの概念を導入したハイブリッド F円型スマートアン

テナについて検討を行う.

6ふ1 提案方式の概要

図 6.7 に受信機構成を示す.M素子のアンテナ毎にトランスパーサルフィルタ (TVF， Transversal 

Filter) を備え，受信信号の遅延自己相関値に基づいて求めた MF(Matched Filter) 係数を与える.M

個の MF 出力を用いた MxMの相互相関行列に対して，固有値分解を行い， M個の固有値と固有

ベクトルを得る.そのうち固有値の大きい方から順に 2個の固有ベクトルが形成する固有ビーム

に対して FFT を施す.その後サブキャリア毎に最大比合成 (MRC)ダイパーシチを行い，復調信号

を得る.

遅延広がりが小さいとき，伝搬路の相関行列の最大固有値が支配的であり，そのため pre-FFT 型
スマートアンテナにおいて，固有ビームによってすべての所望信号エネルギーを吸収することが

できる.この場合，最大固有値に対応する固有ベクトルがMRC のダイパーシチ合成ウェイトと等
価になる.しかしながら，遅延広がりが大きいとき， 2番目以下の固有値も大きな値をもつように

なるため，もはや pre-FFT 型スマートアンテナにおいて，最大固有ビームだけでは所望信号のエ
ネルギーを有効活用できなくなる.この場合， 2番目以下の固有値による固有ビームも取り込むこ

とでエネルギー効率を高めることができる.

図 6.8 に遅延広がりが変化した場合の固有値分布を示す.遅延広がりはシンボル長で正規化され

ている.固有値は，各アンテナブランチで、独立な指数減衰型マルチパスフェージングを 100 回試
行した時の平均値である.遅延広がりが大きくなるにつれて 4個の固有値の分散が小さくなるこ
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図 6.8: 遅延広がりに対する固有値分布

とがわかる.この図より，最大固有値と 2番目の固有値に対応する異なる固有ビームを合成する

ことによって SNR が改善できると考えられる.

提案方式では， MF によって，アンテナ毎に遅延パス成分のエネルギーをかき集めて S川を稼

ぎ，さらにその出力信号に対して，最大固有値と 2番目に大きい固有値にそれぞれ対応する 2 つ

の固有ベクトルビームを張る.このように複数のビームに含まれる所望信号のエネルギーを最大

化することで， FFT 以降の MRC ダイパーシチおよび復調部の数を 2 系統のまま，サプキャリア合

成のダイパーシチ利得を増やすことができる.特に FFT サイズの大きい地上デジタル放送システ

ム [125] 等では， FFT だけでなく MRC ダイパーシチの係数計算や合成部の占める回路規模を削減

できる.これによって，小さい回路規模でM素子サブキャリアダイパーシチと同等の受信性能を
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実現できる.

TVF係数の計算方法として，受信信号の相関処理により MF を構成することができる.まず，受

信信号 Xi(t) と，それを T だけ遅延させた信号との複素共役を乗算した値の集合平均をとる.

β = E[xiCt)x;(t -T)] (6.9) 

期待値計算が十分長く，送信信号 s(t) の T サンフ。ル遅延の自己相関値が0 と仮定するのとき ， v が

MF係数として得られる.

ここで Ilbll はベクトル b のノルムを表す.

b 
v= ー一一

Ilbll 

b = (1 ，β) 

pre-FFT領域で、は相関行列 Rxx は次の式のように固有値分解される.

M 

九x = E[xm，nx~，n] = L: lieie~ 

(6.10) 

(6.11) 

(6.12) 

ここで，んと λ2 と.. .と λM は降順に並べた固有値であり ， ei, i = 1, 2,... ， M， がそれぞれ固有ベク

トルを表す. したがって，提案方式の pre目FFT領域の合成ウェイトは式 (6.1) において

Wi = ei (i = 1,2) (6.13) 

となる.

6.5.2 シミュレーション結果

提案方式の有効性を示す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は表

6.2 と同じである.伝搬路モデ、ルは表 6.4に示す平均遅延プロファイルをもっ 4波マルチパスフェー

ジング(遅延広がり 23 nsec) であり， 1 フレーム内は最大ドップラー周波数ん=0 の準静的フェージ

ング環境を想定した.マルチパスの各パス間，および4素子アンテナ聞のフェージングはそれぞれ

独立なレイリー分布に従う.また，ダイパーシチ方式は提案方式以外に，アンテナ 2素子および 4

素子の post-FFT 型 MRC ダイパーシチ， 4 素子 pre-FFT 型 MRC ダイパーシチ，第 6.4節で提案し

た 4 素子 2選択ハイプリッド MRC ダイパーシチを比較対象とした. TVF はサンプル間隔で 2 タッ

プとし，自己相関の遅延時間では 1 サンプルとした.固有値分解は例えば文献 [138] に掲載されて

いるハウスホルダ法によって実現する.シンボルタイミング同期，周波数同期は完全と仮定した.

表 6.4: 4 パスフェージングモデル

遅延時間 [nsec]

相対電力 [dB]
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図 6.10: 4 素子 post-FFT 合成ダイパーシチに対するダイパーシチ利得劣化量

図 6.9 に Viterbi 復号後のピット誤り率特性を示す. 4素子 pre-F円型 MRC ダイパーシチは第 5

章でも述べたように周波数選択性フェージングによって BER特性が劣化しており， post-FFT型ダ

イパーシチは大きなダイパーシチ効果が得られている. 2 系統の FFT を用いる 2素子 post-FFT 型

MRC に比べて， 4 素子 2選択ノ\イプリッド MRC ダイパーシチは， BERが 10-4 において約 4dB の

Eb/NO の改善が図れる.また，提案方式は， pre-FFT 処理を，受信信号を MF処理した 2 つの異な

る固有ベクトルビーム形成とすることにより，さらに 1.5dB の改善が得られ， 4 素子 post-MRC ダ

イパーシチの特性に近づくことがわかる.したがって，固有ビームブォーミングは，ハイブリッド

型スマートアンテナの pre-FFT処理としてアンテナエレメント選択よりも優れることがわかる.な

お， 4 素子 p児-FFT 型 MRC ダイパーシチは最大固有値に対する固有ベクトルビームによって受信

することと等価で、あるため，提案方式のように，もう一つの異なる固有ビームも用いて post-FFT

ダイパーシチ合成することによって大幅な性能改善が図れることを意味する.
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図 6.11: 提案方式と従来方式の演算量の比較

図 6.10 に遅延広がりを変化させたときの 4素子 post-FFT 型 MRC ダイパーシチに対する提案方

式のダイパーシチ利得の劣化量を示す.伝搬路モデルとして，遅延パスが 50 nsec 毎に等間隔で配
置され，平均電力が 1.5dB ずつ減衰する指数減衰モデルを用いる.パス数の変化に応じて遅延広

がりが変化する.図 6.10 より，遅延広がりが約 30 nsec 以下であれば，提案方式は 4素子 post圃FFT
型 MRC ダイパーシチに比べ劣化がほとんどないことがわかる.これはシンボル長で正規化した

場合 7.5x lO-3 までの遅延広がりに相当し，欧州の携帯電話規格の GSM(Global System for Mobile 

Communication) で定義される伝搬路モデルの Typical Urban Area と同程度の遅延環境を十分カバー

できる範囲である.

図 6.11 に提案方式と従来の 4素子 post-FFT 型 MRC ダイパーシチの演算量を示す.演算量は複

素乗算器数で定義している.また表 6.5 に各信号処理ブロックにおける演算量の内訳を示す.提案

方式は FFT のサイズによらず従来方式に比べて回路規模を約 50%に低減できることがわかる.

表 6.5: 処理ブロック毎の演算量の内訳

Proposed method 4ch post-FFT 

FFT 2 x 2Nlog2N Mx2Nlog2N 

Weighting 2N 4N 

Pre-FFT weighting 2M 

Autocorrelation ~M3 
3 

MF M(T + 1) 

Generation of correlation matrix M2 

次に，提案方式を地上デジタル放送の移動受信に適用した場合を考える.図 6.12 に ISDB-T に

準拠したフレームフォーマットを適用した場合の提案方式の Viterbi 復号後のビット誤り率特性を

示す.比較対象として， 4 素子の pre-F円型および、 post-FFT 型 MRC ダイパーシチ，単一アンテナ

受信時の特性も示す.シミュレーション諸元として，変調方式は QPSK 同期検波，誤り訂正符号

は符号化率 1/2 の畳み込み符号と軟判定 Viterbi 復号のみとし，外符号のリードソロモン符号は適
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図 6.12: ISDB-T信号仕様による 6 パスフェージング環境下の BER特性

用していない.また，モード 3 で 1 セグメント (432 サプキャリア)だけを用いており，有効シン

ボル長は1.008 rnsec, GI 長はその 1/8 とした.時間インタリースピットインタリープは適用せ

ず，周波数インタリープはセグメント番号 0番に相当する 1 セグメント内のキャリアランダマイ

ズのみを行う.伝搬路モデルは，市街地伝搬に近い 6 パス指数減衰レイリーフェージングモデル

を想定し，各ノtス間およびアンテナ聞のフェージング変動は独立とした.この平均遅延プロファ

イルは， 2μsec 毎に 5 dB ずつ減衰し，最大遅延時間は 10μsec，遅延広がりは1.6μsec である.移

動速度は小さいと仮定して最大ドップラー周波数は 10Hz とした TVF は FFT サンプルレート間

隔で 2 タップを有する.伝送路応答は SP (Scattered Pilot) を用いて推定し，データ部分に対して周

波数方向に 0次補聞を行い，時間方向は補間しないものとした.よって，マルチパスによる周波

数選択性を完全に補正することはできない.また，時間方向に対しては，移動速度が遅いことよ

り，ほとんど影響はない.

シミュレーション結果より，単一アンテナ受信に対して， 4素子pre-FFT ダイパーシチはダイパー

シチ効果が小さく， post-FFT型の利得が極めて大きいことがわかる.提案方式は， BERが 10-4 にお

いて ， 4 素子 p問-FFT ダイパーシチに比べて約 6dB の Eb/NO の改善が図れ，また， 4素子 post-FFT

ダイパーシチから約 2dB の劣化となることがわかる. したがって，実際の地上デジタル放送を移

動受信する場合，提案方式を用いることによって，市街地において Eb/NO の改善利得相当の受信

感度の改善が図れ，その結果，受信エリアを拡大する上で有効であると考えられる.

132 



6ふ結言

6.6 結言

本章では， OFDM通信システムにおいて，同一チャネル干渉波が存在しない場合に受信感度の

改善と回路規模の低減を目的として， FFT 前の時間領域で 4素子のアンテナから 2 素子を選択し，

FFT 後の周波数領域でダイパーシチ合成を行うハイブリッド型スマートアンテナを提案し，計算

機シミュレーションにより，従来の 2 素子の post-FFT ダイパーシチ方式より約 2"-'4dB の改善が

得られることを明らかにした.

また，さらなる受信感度の改善を目的として， F円前の時間領域で、マルチビームを形成し，か

っ FFT 後の周波数領域でダイパーシチ合成を行うハイブリッド型スマートアンテナを提案した.

提案方式は， pre-FFT 領域において， 4素子のアレーアンテナの受信信号から得られるアンテナ相

関行列を基に固有値分解を行い，固有値が最大となる 2 つの異なる固有ベクトルビームを形成す

る.さらにその各ビーム出力をそれぞれ町T に入力し， 2 素子の post-FFT 合成ダイパーシチを行

う. MF により短い遅延波も含めて信号成分を固有ビームで分離することによって， SjN を高めた

状態の受信信号でダイパーシチ合成が行われて受信感度の改善が図れる.マルチパス数が少ない

準静的フェージング環境，および市街地伝搬を近似した低速フェージング環境下において， 4 プラ

ンチのサプキャリアダイパーシチと同程度の性能に近づく一方で，回路規模をおよそ半分に低減

できることを明らかにした.
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第7章

結論

本論文は，筆者が株式会社東芝研究開発センター在職中および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移動通信におけるスマートアンテナ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.

様々な無線システムの基地局・端末局向けに，演算量や回路規模の低減を意識した DBF スマー

トアンテナを提案し，その有効性を確認した.

1.無線通信システムの伝搬環境の特徴について述べ，広帯域信号伝送に伴う周波数選択性フェー

ジングやアレーアンテナを用いたときの伝搬路モデルに関して考察を行った.次に，周波数

選択性フェージング環境における高速伝送に適した形態である OFDM方式について解説した.

また，通信品質の向上，周波数利用効率の改善技術として，複数のアンテナを用いた空間信

号処理によって遅延波や干渉波を低減するスマートアンテナとそれに関連する到来方向推定

技術を取り上吠その動作メカニズムについて解説した.さらに，スマートアンテナの重要

な課題として，低消費電力化、回路規模削減などコスト削減手法の重要性を示し，本研究の

意義を明確にした.

2. TDMA システムにおける周波数リソースの有効活用のために，マルチビーム型アダプティプ

アレーとパスダイパーシチを組み合わせた時空間等化を行う基地局用スマートアンテナを提

案した.

受信用スマートアンテナとして，指向性アンテナをその指向性パターンが互いに重複する

ように等間隔に円形配列したアダプテイブアレーとパスダイパーシチの結合方式を提案し，各

遅延波を分離，合成することにより BER特性を改善し，さらにアンテナ素子選択により，同

じ素子数の従来方式に比べて演算量を約半分に低減できることを明らかにした.シミュレー

ションの結果，半値幅 90 0 の 8 素子円形アレーの場合，選択素子数は 4 が最適であること ， 2 

波が同一方向から到来する場合にでも，最小 2 乗合成パスダイパーシチにより軽減困難誤り

を改善可能できることを明らかにした.

次に，送信用スマートアンテナとして，上記の受信機構成を利用して，受信遅延プロファ

イルを用いた簡易到来方向推定に基づく下り回線送信ピーム制御方法を提案した.提案方式

の推定精度は， CNR= lO, 20dBの場合， DOA推定誤差の標準偏差がそれぞれ 3.1 0 ， 1.03 。と

良好な結果が得られた.また， 8 素子円形アレーの場合，スナップショット数 63 で到来波数 3

のとき，従来の MUSIC 法に比べて演算量を 1/12 に低減できることを示し，提案方式が，特
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に，伝搬路の可逆性が成立しない FDD システム用として有効で、あることを明らかにした.

3. 第 3 章で提案したスマートアンテナの具体的な適用システムとして PHS を想定し，様々なア

ンテナパラメータ，伝搬路モデルを適用したときの伝送特性をシミュレーションにより明ら

かにした. PHS の仕様に準拠したアダプティプアレーの諸特性を計算機シミュレーションに

より評価し，ビーム制御アルゴリズムとして LMS を用いたとき CMA より平均 BER が良好

であること， CMA はウェイト計算の収束速度が遅く，誤差も LMS より劣化するが，ウェイ

ト初期値を前スロットから引き継ぐことによって伝搬路変動にロバストになること， ドップ

ラー耐性については CMA による追従が有効であることを示した.

また，実伝搬環境での動作を確認するために，同一チャネル干渉を抑圧するスマートアン

テナ受信装置を開発し，アンテナ素子として，無指向性アンテナと指向性アンテナを用いた

場合の特性比較も含めて，提案方式の有効性を実験的に明らかにした.具体的には， 4素子の

指向性アンテナ素子，あるいは無指向性アンテナ素子を用いたスマートアンテナ受信装置を

試作し，室内および、電波暗室にて実験を行った.無線部， Aρ， DSP, PC により構成される

試作装置を開発し，通信スロットを取り込み，非リアルタイム処理により一括復調処理や信

号モニタが可能な構成とした.電波暗室における実験の結果，アンテナ素子指向性によらず

空間領域の信号処理により，良好な干渉抑圧パターン特性や BER特性が得られた.

4.0FDM を用いた無線アクセスシステムにおける端末局へのスマートアンテナの適用を想定し，

同一チャネル干渉波が存在する状況下において 3 種類のスマートアンテナを提案した.
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まず，構成の簡易さを重視する視点、から，指向性アンテナを円形配置したアレーアンテナ

において SIR に基づいた pre-FFT 型選択ダイパーシチを提案した.提案方式は， RSSI基準選

択成功確率は SIR に依存すること， SIR基準の選択ダイパーシチは最適選択時の特性に近づ

くことを示し，簡易な構成で干渉波耐性の向上に有効であることを明らかにした.

次に，構成の簡易さにはある程度の配慮をしつつも，受信特性をより重視する視点から，

複数のサプキャリアをグループ化し， FFT後にアレー処理を行う post-FFT 型アダフ。ティプア

レ一方式を提案した.提案方式は，同一チャネル干渉を効果的に除去しつつ，クラスタサイ

ズに比例した処理量の低減を図れること，クラスタ内でのウェイト更新方法によって特性差

があること，ダイパーシチ効果はクラスタサイズと相関帯域幅のトレードオフになることを

明らかにした.また，実伝搬路データを用いた評価により，アンテナ数を減らしたサプキャリ

アクラスタリングが有効であることを明らかにした.

また， OFDM用干渉除去型スマートアンテナとして， pre-FFT および post回F町型スマート

アンテナを性能と回路規模の視点から比較し， pre-FFT 型は，受信機構成が簡易で、あるが，マ

ルチパスを干渉とみなすため，受信特性を改善するために多くのアンテナ数が必要となるこ

と， post-FFT 型は，回路規模は大きいが，アンテナ数を低減することが可能であり，受信特

性は干渉源数に依存することを明らかにした.

さらに，信号帯域の一部に他のシステムからの干渉が存在する場合の干渉波抑圧方式とし

て，サプキャリア毎に異なるダイパーシチ合成アルゴリズムを適用する受信方式を提案した.

提案方式は，サプキャリア毎に EVM に基づいて干渉の有無を検出し，干渉が存在する場合に
は MMSE を用い，存在しない場合には MRC を適用することを特徴とする.干渉検出のしき



い値は SIR や SNR に依存し，干渉のレベルや存在周波数位置に依存せず、良好な特性が得られ

ることを明らかにした.

5.0FDM通信システムにおいて，同一チャネル干渉波が存在しない場合に受信感度を改善する

ための方式として， FFT 前の時間領域で 4 素子のアンテナから 2 素子を選択し， FFT後の周

波数領域でダイパーシチ合成を行うハイプリッド型スマートアンテナを提案し，計算機シミュ

レーションにより従来の 2 素子の post-FFT ダイパーシチ方式より約 2"'4dB の改善が得られ

ることを示した.

また，さらなる受信感度の改善を目的として， FFT 前の時間領域で、マルチビームを形成し，

かつ FFT後の周波数領域でダイパーシチ合成を行うハイプリッド型スマートアンテナを提案

した. 4本のアンテナ毎に整合フィルタをかけた信号を用いて 2個の異なる固有ビームを形成

し， FFT 後 2 プランチ最大比合成ダイパーシチを行う方式を提案し，計算機シミュレーショ

ンによりその特性を明らかにした.同じアンテナ数の post-FFT ダイパーシチに比べ，回路規

模を約 50%に削減しつつ，ほぼ同程度の受信感度性能を達成することができ，干渉波が存在

しない環境下で有効であることを示した.また，遅延広がりと固有ベクトル空間の相関性に

ついて明らかにした.
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