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1

第1章 序論

本章では，まず本研究の背景について説明し，引き続いて本研究の位置づけと本

論文の構成を明らかにする．

1.1 本研究の背景

レーダが登場した当初は，単に遠隔からの目標の存在認識をする機能しか有して

いなかった．その後，レーダを構成する基礎デバイスの発展にともなってレーダは

多目標の捜索と追尾を同時に行う多機能性を持ち，目標に関する多様な情報 (位置，

速度，大きさ，広がり分布，形状，目標の種別など) を収集しうる高度なセンサー

システムへと発展している [1],[2]．

レーダ技術の発展において注目すべきものの一つに，レーダビームを電子的に走

査できるアレーアンテナを用いた多機能レーダの登場がある．多機能レーダは目標

の捜索と追随を時分割で実施可能なレーダであり，空港監視レーダ等に使用される

ようになっている [3],[4]．

こうした多機能レーダが対象とする目標としては，遠方に存在する高速移動目標

やレーダ反射断面積の小さい目標，すなわち，信号対雑音比 (SNR:Signal-to-Noise

Ratio)の低い目標が挙げられる．また，編隊飛行する航空機など，密集した多数の

目標も追随しなくてはならない．更に，クラッタと呼ばれる不要反射波が存在する

環境下の目標も対象としなくてはならない．更に，多機能レーダにおいて多目標の

同時追随を実現するためには，高精度にそれぞれの目標の位置を知ることが不可欠

である．また，多機能レーダでは時分割で目標の捜索と追随を行っていることから，

レーダビームマネージメントを効率化する必要がある．

目標の方位を得る方法としては，モノパルス測角方式が古くから利用されている．

しかし，この方式では複数の目標が同一のレーダビーム，すなわち角度範囲内で，

なおかつ，同一のレンジビン，すなわち距離範囲内に存在する場合，それぞれの目

標の方位を正確に測角することは不可能になる．また，モノパルス測角用の受信信
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号を用いて，同一レーダビーム内に存在する目標数が単数か複数かの判定を行う技

術もあるが，この方式でも，同一レーダビーム内に複数の目標が存在する場合，そ

れぞれの目標に対して測角することは不可能である [93]．

近年では，高い角度分解能でアレーアンテナに入射する到来波の方向推定が可能

なMUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法のような固有空間解析をアレーレーダ

に適用する研究が行われている．この例を以下に示す．

MUSIC法を利用した妨害波の方位推定 [5]-[8]

メインビーム方向から入射される妨害波の抑圧を目的として，妨害波の到来方向

推定にMUSIC法を用いている．特に文献 [8],[7]では，MUSIC法による到来方向推

定の精度改善を目的として，ウェーブレット変換に基づいたビームスペースMUSIC

が提案されている．これはMUSIC法の前処理としてウェーブレット変換に基づい

た空間的なフィルタリング処理を行い到来方向推定精度を改善する手法である．

MUSIC法を利用した目標の位置推定 [9],[10]

目標の距離及び方位を高精度に推定することを目的として，チャープパルス方式

やステップド FM方式のアレーレーダにおいて目標の距離と方位を推定MUSIC法

を用いている．

通常，レーダに対する妨害波は大電力であるため，上記の文献 [5]-[8]では到来波

の SNRが低い場合のMUSIC法を用いた到来方向推定精度については検討されてい

ない．また，目標の位置推定に関する上記の文献についても，受信信号の SNRが

低い場合や，クラッタ環境下に目標が存在する場合の推定精度については検討がな

されていない．

一般に，MUSIC法を用いた方位推定では以下の二つの問題点が指摘されている

[11],[12]．

• 到来波の SNRが低下するにつれて，MUSIC法による到来方向推定精度が低

下する

• アレーアンテナに入射する到来波数が増加するにつれて，MUSIC法による到

来方向推定精度が低下する

このことから，SNRが低い複数の目標に対してMUSIC法を用いて高精度に測角
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を行うためには何らかの対策が必要となる．同様に，クラッタ環境下に存在する目

標では受信信号に目標の信号成分のほかに不要なクラッタ成分も含まれるために，

MUSIC法を適用した場合に推定精度が低下する恐れがあり，これに対しても対策

が必要である．

複数目標の分離やクラッタ環境下に存在する目標の検出について，本研究に関連

するものを以下に示す．

パルス繰り返し周期を処理単位とした手法 [14]

パルスドップラーレーダで古くから用いられている手法であり，目標に対して複

数のパルスを送信し，パルス繰り返し周期 (PRI:Pulse Repetition Interval)を単位

としたデータを使用して，離散フーリエ変換 (DFT:Descrete Fourier Transform)を

行いドップラー周波数の違いから目標の分離を行っている．

レンジサンプリング周期を処理単位とした手法 [46]-[51]

レンジサンプリング周期を単位としたデータを使用して，ウェーブレット変換を

行い，目標の検出や雑音の抑圧を行っている．特に文献 [48]では高速移動目標検出

と，処理に必要とされるパルス数の低減を目的として，ドップラーフィルタバンク

としてオクターブバンドフィルタバンクを用いる方式が提案されている．これはオ

クターブバンドフィルタバンクの出力は入力信号の時間情報を保持しており，対数

周波数軸上で等間隔なフィルタバンクを形成する特徴を利用したものである．

前述のDFTフィルタバンクには，コヒーレント積分によって受信信号の SNRが

改善する利点がある．更に，Wiener-Khintchineの関係から，MUSICスペクトルを

計算する際に必要となる入力信号の相関行列と，入力信号をフーリエ変換して得ら

れる相関行列，すなわち，クロススペクトルは同様の情報量を保持していることが

知られている [15]．以上のことから，MUSIC法の前処理として PRIを処理単位と

したDFTフィルタバンクを用いることによって，目標の測角にMUSIC法を用いた

場合の課題が解決できる．

一方，PRIを処理単位としたDFTフィルタバンクでは目標に対して複数のレー

ダパルスを送信して処理を行うことから，レーダビームマネージメントの効率化

の点では問題がある．これに対して後述のオクターブバンドフィルタバンクを使用

すれば，1レーダパルス分のデータで処理が行えることから，レーダビームマネー
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ジメントの効率化の点では問題が解決できる．更に，文献 [7],[8]を根拠とすれば，

MUSIC法の前処理としてオクターブバンドフィルタバンクを使用することによって，

MUSIC法の推定精度が改善できる．更に，対数周波数軸上で等間隔なフィルタバ

ンクを形成する特徴を利用すれば，短時間フーリエ変換 (STFT:Short Time Fourier

Transform)を用いるよりも少ない演算量でフィルタバンク処理を行うことができる．

1.2 本研究の位置付けと本論文の構成

本研究では，前節で示したPRIを処理単位としたDFTフィルタバンクやレンジ

サンプリング周期を処理単位としたオクターブバンドフィルタバンクを利用するこ

とによる効果に着目し，次の二つの課題について考察している．

• 複数移動目標の高精度測角

• クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角

特に，MUSIC法の前処理としてドップラーフィルタバンク処理を導入した新しい

測角方式を提案し，そのことによる測角精度の向上について数値的評価を行ってい

る．すなわち，計算機シミュレーションによって SNRに対する推定誤差の特性を

はじめ，種々の状況下での評価を行って提案方式の有効性を明らかにしている．

本論文の概要を図 1.1に示す．また，論文の構成は以下のとおりである．

第 1章は序論であり，本研究の背景と研究の位置づけを明らかにしている．

第 2章では，レーダ信号処理，レーダでのアレー信号処理及び信号の時間周波数

解析について，それぞれ本研究に関連する基礎事項を説明する．はじめに，レーダ

研究の歴史について簡単に述べ，本研究に関連のある，目標検出とドップラーフィ

ルタバンク，モノパルス測角及び多機能レーダ等について示している．次に，アレー

信号処理について概説し，MUSIC法を用いた到来方向推定を説明している．その

後，到来波が完全相関である場合の課題と，空間移動平均法を用いた相関抑圧法に

よって，到来方向推定が可能となることを述べている． 後に，時間周波数解析の

基礎事項として，STFTとウェーブレット変換並びにオクターブバンドフィルタバ

ンクについて簡潔にまとめている．

第 3章では，同一レーダビーム内で，なおかつ，同一レンジビン内に存在する複

数の移動目標の分離・測角を目的とし，MUSIC法の前処理に DFTを用いたドッ
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プラーフィルタバンクを適用した新しい測角方式を提案している．ここで使用する

DFTフィルタバンクは PRIを処理単位としている．すなわち，目標に対して複数

のパルスを送信し，目標が存在するレンジのデータを送信パルス分使用してDFT

を行うシステムであり，次章で述べるシステムの処理方式とは処理単位が異なって

いる．次に，計算機シミュレーションによって提案方式の有効性を明らかにしてい

る．まず，無相関目標についてMUSICスペクトルの例を示し，提案方式を用いる

ことによって，選択したDFTフィルタバンクのチャンネ内にドップラー周波数が

存在する目標に対して到来方向推定が可能であることを示している．次に，到来波

の SNRに対する到来方向推定精度をモンテカルロシミュレーションを用いて評価

している．この結果，到来波の SNRが低い場合でもドップラーフィルタバンクを用

いる提案方式では，MUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを明ら

かにしている．また，ドップラー周波数が等しい完全相関目標についても同様の計

算機シミュレーションを行い，提案方式の性能を評価している．この結果，SNRが

低い完全相関目標の場合でも空間移動平均を併用した提案方式を用いることによっ

て，従来方式と比較してMUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを

明らかにしている．

第 4章では，クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角と，処理に必要な

パルス数の低減を目的として，MUSIC法の前処理としてオクターブバンドフィル

タバンクとレンジ選択器による信号区間選択処理を適用した新しい測角方式を提案

している．特に第 3章での方式とは異なり，本方式はレンジサンプリング周期を処

理単位としたものであり，1レーダパルス分のデータで処理が可能なシステムとなっ

ている．また，提案法のようにMUSIC法の前処理としてオクターブバンドフィル

タバンクを用いた場合と，STFTフィルタバンクを利用した場合の比較を行ってい

る．まず，目標のレーダエコーとクラッタのレーダエコーの両者の存在区間が時間

軸上で重ならない場合について，提案方式の信号波形とMUSICスペクトルの計算

例を示し，オクターブバンドフィルタバンクとレンジ選択器を用いることによって，

目標の信号成分とクラッタ成分が分離され，目標の到来方向推定が可能であること

を示している．次に，目標のドップラー周波数に対する到来方向推定精度をモンテ

カルロシミュレーションを用いて評価している．この結果，目標のレーダエコーと

クラッタのレーダエコーの存在区間が時間軸上で重ならない場合には，オクターブ

バンドフィルタバンクを用いる提案法と，STFTを用いる手法はほぼ同程度の推定

精度を有することを明らかにしている．目標のレーダエコーとクラッタからのレー
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ダエコーの両者の存在区間が時間軸上で重なる場合についても同様の性能評価を

行い，オクターブバンドフィルタバンクを用いる提案法と，STFTを用いる手法は

ほぼ同様の特性を示すことを明らかにしている．更に，目標の SNRとドップラー

周波数をパラメータとしてクラッタの電力に対する到来方向推定精度を評価してい

る．この結果，クラッタの電力が大きい場合，提案法は STFTを用いる手法と比較

して到来方向推定精度がわずかに低下する場合がある．しかし，オクターブバンド

フィルタバンクを用いる提案法は，STFTを用いる手法に比べ演算量の点で優れて

いることを明らかにしている．例えば，ラティス構造を用いた Daubechiesの 4次

のウェーブレットを使用したオクターブバンドフィルタバンクと，FFTアルゴリ

ズムに基づく STFTフィルタバンクを比較すると，オクターブバンドフィルタバン

ク処理に必要な実数乗算回数は，STFTフィルタバンクに必要な実数乗算回数の約

80%であり，実数加算回数は約 25%となっている．これらの考察をとおして，提案

法はクラッタ環境下にある目標の測角を効果的に行うことができる手法であること

を実証している．

第 5章は結論であり，本研究を総括している．
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図 1.1: 本論文の概要
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第2章 本研究に関連する基礎事項

本章では，レーダ信号処理，アレー信号処理及び時間周波数解析について，それ

ぞれ本研究に関連する基礎事項を説明する．はじめに，レーダ研究の歴史について

簡単に述べ，本研究に関連のある，目標検出とドップラーフィルタバンク，モノパ

ルス測角及び多機能レーダ等について示している [1],[2]．次に，アレー信号処理に

ついて概説し，MUSIC法を用いた到来方向推定を説明する [16]-[19]．その後，到来

波が完全相関である場合の課題と，空間移動平均法を用いた相関抑圧法によって，

到来方向推定が可能であることを説明している． 後に，時間周波数解析の基礎事

項として，フーリエ変換，STFT，ウェーブレット変換について説明し，ウェーブ

レット変換を利用したフィルタバンクについて説明する [20]-[22]．

2.1 レーダ信号処理

レーダ (Radar)とはRadio detection and rangingの略語であり，自らの送信機か

ら電波を発射し，反射されて戻ってくる電波を受信機で受信することによって，目

標の検出及びその距離，方位，移動速度などを決定する無線装置である．法規上で

は，レーダは「決定しようとする位置から反射され，又は再発射される無線信号と

基準信号との比較を基礎とする無線測位の設備」と定義されており，無線測位とは

「電波の伝搬特性を用いてする位置の決定又は位置に関する情報の取得」と定義さ

れている [23]．

2.1.1 レーダ研究の歴史

レーダの起源は1864年にJ.C. Maxwellが電磁波の存在を理論的に予言したことに

由来している．レーダの原理的可能性は，1903年にドイツのHulsmeyerが行った物

体による反射電波の検出実験によって実証された．しかし，当時の技術水準は低く，

探知距離はせいぜい 1マイル程度しかなく目視よりも劣っていた．その後，1922年

に米国の海軍研究所 (NRL:Naval Research Laboratory)では，送信アンテナと受信



第 2章 本研究に関連する基礎事項 9

表 2.1: レーダの周波数帯

周波数帯名 周波数範囲

HF 3 ∼ 30 MHz

VHF 30 ∼ 300 MHz

UHF 300 ∼ 1000 MHz

L 1 ∼ 2 GHz

S 2 ∼ 4 GHz

C 4 ∼ 8 GHz

X 8 ∼ 12 GHz

Ku 12 ∼ 18 GHz

K 18 ∼ 27 GHz

Ka 27 ∼ 40 GHz

V 40 ∼ 75 GHz

W 75 ∼ 110 GHz

mm 110 ∼ 300 GHz

アンテナを離れた場所に設置するバイスタティック方式の 60MHzのCW(Continous

Wave)干渉式実験レーダで木造船の探知に成功した．当時のCWレーダは，目標の

有無のみがわかるだけで，目標の距離情報は得られなかった．1936年には送受信の

アンテナを共用するモノスタティック方式で，200MHzの周波数で動作するパルス

レーダがNRLで開発された．1939年には英国でマグネトロンが開発され，1940年

代以降レーダで使用される電波の周波数も，高周波数化が進み，L帯，S帯さらに

はX帯のレーダが実用化された．ここで，レーダに用いる周波数帯の名称を表 2.1

に示す．また，1940年代には現在用いられている主要なレーダ技術であるモノパル

ス測角方式や，移動目標表示装置 (MTI:Moving Target Indicator)などが開発され

た．なお，モノパルス測角方式とMTIについては，後ほど詳細な説明を行う．

第 2次世界大戦後，レーダを構成する基本デバイスは，電子管からトランジスタ

へ，1970年代からLSIへ，1980年代からULSIへ移行した．こうした基本デバイス

の発展を背景として，レーダはハード面，ソフト面それぞれに大きな発展を遂げて

いった．

1950年代には，レーダ用の送信管として高出力の増幅器であるクライストロン
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や，進行波管が利用されるようになった．一方，レーダ信号処理の分野では，高い

尖頭電力と短いパルス幅を得る手法として，パルス圧縮が開発された．パルス圧縮

とは，送信波形として変調を施した長パルスを用い，受信時に相関処理をおこなう

ことにより鋭いパルスを得る技術である．パルス圧縮は，送信波に直線状の周波数

変調を加えるチャープパルス方式と，離散値をとる符号系列により離散的に位相変

調を行う符号方式に大別されている．受信信号に対して受信機出力の SNRを 大

にするマッチドフィルタの理論や，検出確率や誤警報確率といった統計的検出理論

が示された．また， 適なMTIフィルタの概念や，スタガ方式についても示され

た．更に，航空機等の移動するプラットフォームにレーダを搭載し，地上の固定目

標からの受信信号のドップラー周波数を利用することで信号処理によりアンテナ開

口を拡張する合成開口レーダ (SAR:Synthetic Aperture Radar) が開発され，高分

解能な画像レーダが登場した [24],[25]．

1960年代に入ると，アレーアンテナの各素子に位相器を接続し，位相量を制御す

ることによりビームを走査したり，あるいは，導波管によるスロットアンテナの場

合には，周波数を変化させることにより各アンテナ素子の位相を変化させてビーム

を走査する，フェーズドアレーレーダが実用化された．また，水平線のむこうまで

見ることのできる，OTH (Over The Horizon) レーダが米国の海軍研究所で研究さ

れた．信号処理技術では，デジタル回路を用いてMTI処理が行われるようになった．

電子妨害対処の研究も急速な発展を遂げ，サイドローブから入った妨害波を除去す

るサイドローブキャンセラ等のアダプティブアレーシステムの研究が盛んに行われ

るようになった [26]-[28]．また，レーダ信号処理に重要な役割を果たす，高速フー

リエ変換アルゴリズムがCooleyらによって開発されたのもこの時代である [29],[30]．

1970年代には，高速フーリエ変換を利用して，目標の信号成分とクラッタ等の不

要波成分を周波数軸上で分離する研究が行われた．また，クラッタ等の不要信号は

周囲の電波環境によって変化するため，適応的に所望信号の SNRを向上させる，適

応信号処理技術が進歩した．その一例が，一定誤警報確率 (CFAR:Constant False

Alarm Rate)処理である [31]．一方，ハード面では，フェーズドアレーレーダの進

んだ形態として，個々の素子に低雑音増幅器や高出力増幅器等の能動素子を配置し

た，アクティブフェーズドアレーレーダが実用化された [32]．

1980年代に入ると，送信用増幅器，受信用低雑音増幅器，位相器，信号経路切り替

えスイッチ及びこれらの制御回路などを1チップ化したMMIC(Monolithic Microwave

Integrated Circuit) が開発され，アレーアンテナ用の送受信モジュールの，小型化，
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(a) アナログ I/Q検波方式

(b) デジタル I/Q検波方式

図 2.1: I/Q検波方式の構成図

高効率化，高機能化が図られた [33]．そして，このようなMMICで構成された送

受信モジュールを利用することによって，任意曲面にアレーアンテナ素子を配置し

た，コンフォーマルアレーアンテナが開発された [34]．レーダ信号処理の分野では，

フェーズドアレーの各アンテナ素子の受信信号をそれぞれA/D変換し，デジタル信

号処理することによってビームを形成するデジタルビームフォーミング (DBF:Digital

Beamforming)の研究が盛んに行われ，レーダシステムに応用されていった [35],[36]．

DBFを用いることによって，同時に複数の異なるアンテナパターンを形成したり，

妨害波やクラッタなどの環境に適応するアンテナパターンの形成が可能となった

[37]-[40]．DBFの特徴を生かすためには，各アンテナ素子からの信号の振幅と位相

が，正確にデジタル信号に変換されることが前提になっている．受信信号の振幅及び

位相情報を抽出することを，位相検波あるいは，In-phase/Quadrature-phase(I/Q)

検波といい，図 2.1(a)に示すような，位相検波方式であるアナログ直交検波方式が

一般には用いられている．しかし， 近では，図 2.1(b)に示すように，中間周波数

の信号を直接A/D変換して，デジタルフィルタにより I/Q信号に分離する，IFダ
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イレクトサンプリング，若しくは，デジタル I/Q検波と呼ばれる検波方式も用いら

れるようになっている．デジタル I/Q検波は精度が格段に優れており，オフセット

調整などが不要という利点を持っている．このようなDBF技術の発展を背景とし

て，従来のレーダ信号処理では，大きく分けて空間領域，周波数 (時間)領域，及び

検波後のデータ領域の 3領域で行っていた，不要波を抑圧するための適応信号処理

を，統合して行う，時空間適応信号処理 (STAP:Space Time Adaptive Processing)

の研究も行われるようになった [40][41]．また，航空機や艦船等の目標自身の回転運

動等により生ずるドップラー周波数を利用することで，目標を画像化する逆合成開

口レーダ (ISAR : Inverse Synthetic Aperture Radar) も実用化された [42]．

1990年代以降，SARや ISARによるレーダ画像を取得する際に，複数の偏波の

組み合わせで電波の送受信を行う，ポーラリメトリックレーダの研究が行われるよ

うになった [43]-[45]．ポーラリメトリックレーダは，対象物体の形状や電気的特性

の違いによって，電波の散乱特性が変化することを利用したものであり，レーダ画

像を利用した対象物体の分類・識別に大きな役割を果たした．また，新しい信号解

析手法である，Wavelet変換やHough変換をレーダ信号処理に応用して，雑音の除

去や目標の検出を行う研究や，独立成分分析やサポートベクタマシンといった，他

の分野で研究されていた信号処理を，レーダ画像の解析に利用する方式が提案され

ている [46]-[59]．

更に，近年ではMMICに加えてMEMS(Micro Electro Mechanical Systems)技術

を高周波デバイスに応用する研究も行われており，レーダで使用するデバイスの小

型，高機能化がさらに進むものと考えられる [60]．また，レーダのネットワーク化

や，送信パルス幅が 1nsのオーダである極めて短い送信パルスを使用するウルトラ

ワイドバンドレーダの研究も注目を集めている [61]-[65]．

このようなレーダ技術の発展にともなって，単に遠隔からの目標の存在認識をす

る機能から始まったレーダは，多目標の捜索と追尾を同時に行う多機能性を持ち，

目標に関する多様な情報 (位置，速度，大きさ，広がり分布，形状，目標の種別な

ど) を収集しうる，高度なセンサーシステムへと発展している．

2.1.2 レーダ概説

図 2.2にパルスレーダの系統図を示す．パルスレーダによる距離測定 (以降，単に

測距とも呼ぶ)は，レーダから送信されたパルスが目標物体で反射し，再びレーダ
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に帰ってくるまでの経過時間を測ればわかる．すなわち，送信パルスが出てから反

射波が受信されるまでの時間を τ とすると，目標までの距離 rは次式で示される．

r =
cτ

2
(2.1)

ここで，cは光速を表す．パルスレーダでは，送信パルスはPRIごとに発射される．

PRIが短いと遠くにある目標からの反射パルスは次の送信パルスが出てから戻って

くるので，見かけ上レーダの近くに目標があるように判断される．この現象を 2次

エコーと呼ぶ．PRIを Tp，2次エコーが発生しない目標の 大距離を runamb.とする

と，runambとパルス繰り返し周波数 (PRF:Pulse Repetition Frequeqncy) fp = 1/Tp

の関係は次式となる．

runamb. =
cTp
2
=

c

2fp
(2.2)

目標がレーダに対して相対運動をしているときは，目標からの反射波はドップラー

効果の影響を受ける．このときの反射波の周波数は送信周波数から次式で示される

量 fdだけずれる．

fd =
2v

λ
=
2vf

c
(2.3)

ここで，vはレーダに対する目標の半径方向相対速度，λはレーダの送信波長，fは

レーダの送信周波数をそれぞれ示している．

2.1.3 レーダ方程式

レーダの送信電力を Pt とするとき，無指向性アンテナを用いて，これを放射し

た場合，アンテナからの距離 rにおける放射電磁波の電力密度は次式となる．

Pt
4πr2

(2.4)

アンテナとして利得Gt の指向性アンテナを用いた場合，その点における電磁波の

電力密度は次式で与えられる．

PtGt
4πr2

(2.5)

ここに，有効電波反射断面積 σr の物体があり電波を反射したとすると，レーダ方

向に再放射 (反射)される電力は次式となる．

PtGt
4πr2

σr (2.6)
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図 2.2: パルスレーダの系統図
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式 (2.4)と同様に考えると，レーダの受信アンテナにおける目標からの反射波の電

力密度は次式となる．

PtGtσr
4πr2

1

4πr2
(2.7)

したがって，レーダの受信アンテナで受信される反射波の電力 Pr は次式となる．

Pr =
PtGtσr
(4πr2)2

Ar (2.8)

ここで，Ar は受信アンテナの有効断面積を示し，受信アンテナ利得Gr 及び波長 λ

とは次の関係がある．

Gr =
4πAr
λ2

(2.9)

多くの場合，レーダではアンテナは送受信共用であるので，Gt = Gr = G,At = Ar

となり，式 (2.8)は次のとおり書き直せる．

Pr =
PtG

2λ2σr
(4π)3r4

(2.10)

レーダからの距離が遠い目標ほど，反射電力 Pr が小さくなり，レーダの受信機の

小探知電力 Sminより Pr が小さくなるとレーダで目標が見えなくなる．この 大

探知距離を rmaxとすると，rmaxは次式で表される．

rmax =

µ
PtG

2λ2σr
(4π)3Smin

¶ 1
4

(2.11)

式 (2.11)は，レーダ方程式と呼ばれ，レーダの基本動作を求めるのに用いられる．

2.1.4 誤警報確率と探知確率

レーダにおける目標の探知とは，受信信号を検波したビデオ信号の振幅値をしき

い値と比較して，信号の有無を判定することである．ビデオ振幅がしきい値を越え

たときに探知を実行した，すなわち目標が存在すると判定するものである．しきい

値判定によると，雑音の影響によって次に 4つの事態があり得る．

(a) 信号があるときに，“信号あり”と判定する．

(b) 信号があるときに，“信号なし”と誤判定する．
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(c) 信号がなく雑音のみのときに，“信号あり”と誤判定する．

(d) 信号がなく雑音のみのときに，“信号なし”と判定する．

(a)と (d)は正しい判定である．このような判定による探知性能は探知確率 Pdと誤

警報確率Pfaで規定される．Pdは (a)の判定確率であり，Pfaは (c)の誤り判定の確

率である．しきい値を下げれば Pfa は大きくなるが Pd も大きくなり，また，しき

い値を上げると Pd, Pfaともに小さくなる．

一般に，レーダの探知性能を規定するときは Pfaを指定した上で，すなわち，雑

音レベルに対してしきい値を定めた上で，Pdが所定の値以上になることを要求する

ものである．

次に，目標の SNRと Pd, Pfa の関係について示す．中間周波数 (IF:Intermidiate

Frequency)増幅器に入る雑音を，平均 0，分散 σ2 のガウス雑音であると仮定する

と，雑音の確率密度関数 PN は次式で示される．

PN(V )dV =
1√
2πσ

exp

µ
− V

2

2σ2

¶
dV (2.12)

ここで PN(V )dV は V と V + dV の微少区間の雑音電圧値を与える確率である．そ

して，直線検波によって取り出された雑音電圧出力の包絡線の振幅 Ve の確率密度

関数 PNE は，Rayleigh分布の確率密度関数に従うことが報告されており，次式で

示される [31]．

PNE(Ve)dVe =
Ve
σ2
exp

µ
− V

2
e

2σ2

¶
dVe (2.13)

しきい値を VT とすると，雑音電圧の包洛線がしきい値を超える確率，すなわち誤

警報確率 Pfa は，式 (2.13)を VT < Ve < ∞の範囲で積分することによって，次式

で求まる．

Pfa =

Z ∞
VT

Ve
σ2
exp

µ
− V

2
e

2σ2

¶
dVe (2.14)

= exp

µ
− V

2
T

2σ2

¶
式 (2.14)を変形すると，VT は Pfaを用いて次式で表すことができる．

VT =
p
−2σ2 lnPfa (2.15)
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次に，IF増幅器の入力において，雑音に振幅Asの正弦波が重畳した場合を考え

る．このときの電圧出力の包洛線の確率密度関数PSE は次式で示されることが報告

されている．

PSE(Ve)dVe =
Ve
σ2
exp

µ
−V

2
e + A

2
s

2σ2

¶
I0

µ
VeAs
σ2

¶
dVe (2.16)

ここで，I0(Z)は 0次の変形ベッセル関数である．探知確率Pdは，式 (2.16)をVT <

Ve <∞の範囲で積分することによって，次式で求めることができる．

Pd =

Z ∞
VT

Ve
σ2
exp

µ
−V

2
e + A

2
s

2σ2

¶
I0

µ
VeAs
σ2

¶
dVe (2.17)

= f

µ
VT√
2σ
,
As√
2σ

¶
= f

µp− lnPfa, As√
2σ

¶
ここで，SNRは

SNR =
A2s
2σ2

(2.18)

で定義されるので，式 (2.17)は次式で示される．

Pd = f
³p− lnPfa,√SNR´ (2.19)

2.1.5 パルス積分

式 (2.19)に示すように，ある誤警報確率 Pfa に対して，探知確率 Pd を向上させ

るためには受信信号の SNRを高くする必要がある．通常のレーダでは受信信号の

SNRを向上させる手法の一つとして，目標に対して複数のパルスを送信し，このと

き得られる受信パルスを利用して探知能力を向上させる処理が行われる．これが，

レーダパルスの積分である．この積分にはいろいろな方式があるが，大別すると検

波前に受信パルスをコヒーレント (すなわち位相を合わせて) 加算する検波前積分

(あるいはコヒーレント積分)と，検波後のビデオ信号を加算する検波後積分 (ある

いはビデオ積分)とがある．

2.1.6 定誤警報確率 (CFAR)処理

2.1.4節で述べたように，レーダ信号処理において正しく目標を検出できるかどう

かは確率の問題となる．レーダ信号処理における目標検出では誤警報確率 Pfaをあ
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る指定値になるようにしきい値を定めて，そこで， 大の検出確率 Pd を得るよう

にする処理がしばしば行われる．この処理を，定誤警報確率 (CFAR:Constant False

Alarm Rate)処理と呼ぶ．一般的にCFARは外乱信号振幅の統計的性質を仮定して

しきい値を決定するパラメトリックCFARと，外乱信号振幅の統計的性質に依存さ

せないノンパラメトリックCFARに大別される．

CFAR処理の代表的手法に log CFARがある．log CFARはパラメトリックCFAR

に分類され，クラッタ等の外乱信号振幅の統計的性質がレイリー分布に従うことを

仮定している．レイリー分布に従うクラッタ信号を対数変換すると，クラッタ信号

の強弱は平均値の大小に変換され，その平均値からの振幅の分散値はクラッタ信号

の強弱にかかわらず一定に保たれる．すなわち，入力信号を対数増幅してその平均

値を推定して減算すると，レイリー分布に従うクラッタの分散は一定となりCFAR

処理が達成できる．以上の原理を利用したものが Cell-Average log CFARであり，

図 2.3にその系統図を示す．この log CFARは入力信号の振幅がレイリー分布から

外れると極端にCFAR特性が悪化する問題点が指摘されている．近年では，クラッ

タの振幅はワイブル分布に従うとの報告もなされており，多くのワイブルCFARが

提案されている [31]．
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図 2.3: Cell-Average log CFARの系統図
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2.1.7 移動目標表示装置とドップラーフィルタバンク

図 2.4: 2パルスMTIの構成図

レーダで移動目標を見ようとする場合，アンテナビームの形状や目標の位置によっ

ては同一レーダビームの中で同一距離のところにクラッタと呼ばれる不要反射波が

含まれることが多い．グランドクラッタなど固定物体からの反射波は移動目標から

の反射波と比較して信号強度が大きい場合が多く，反射波の強度だけから移動目標

をクラッタと区別することは困難である．一方，固定物体のからの反射波はドップ

ラー周波数がほとんど 0と考えることができるので，移動目標の反射波のみをドップ

ラー周波数の大きさにもとづいて抽出することが考えられる．これがMTIである．

図 2.4に 2パルスMTIの構成を示す．2パルスMTIでは位相検波した信号をパル

ス繰り返し周期 Tp だけ遅延させ，次の周期の位相検波後の信号との差をとって出

力する構成になっている．距離が r0，ドップラー周波数が fd である移動目標によ

る反射信号の検波後のビデオ信号 V1は次式で示される．

V1 = sin(2πfdt− φ0) (2.20)

φ0 =
4πr0
λ

(2.21)

ただし，受信ビデオ信号の振幅は 1としている．1周期前のビデオ信号 V2は次式と

なる．

V2 = sin(2πfd(t− Tp)− φ0) (2.22)

よって，MTIの出力 Voは次式で示される．

Vo = V1 − V2 = 2 sin(πfdTp) cos
µ
2πfd

µ
t− Tp

2

¶
− φ0

¶
(2.23)

式 (2.23)から明らかなように，MTIの出力は信号の振幅が sin(πfdTp)で与えられる

fdTpの関数となっている．なお，fdは目標の速度で決まるので，sin(πfdTp)で表さ



第 2章 本研究に関連する基礎事項 21

れる特性を速度レスポンスと呼ぶ．式 (2.23)から明らかなように，MTIの出力にお

いては 0ドップラーの固定目標は消去されることがわかる．しかし，2パルスMTI

では πfdTpが πの整数倍になるとき，すなわち，ドップラー周波数 fdが次式を満た

す場合であってもMTIの出力が 0となる．

fd =
n

Tp
= nfp (2.24)

これは，MTIが固定目標だけでなく，式 (2.24)をドップラー周波数として持つ移動

目標も消去してしまうことを意味する．これを回避する手法として，パルスごとに

Tpを変えるスタガ処理が提案されている．

MTIでは移動する雨雲や海面のようなクラッタはドップラー周波数が必ずしも 0

でないため消去できない．一方，目標がレーダを中心に円周運動した場合，レーダ方

向の速度成分が 0となるため，こうしたゼロドップラー周波数目標 (以下，ゼロドッ

プラー目標と呼ぶ)の信号はMTIで消去されてしまう．そこで，DFTによるドップ

ラーフィルタバンクを備えた，移動目標検出器 (MTD:Moving Target Detector)が

開発されている [14]．

MTDの構成例を図 2.5に示す．MTDは大きく分けてドップラー目標検出とゼロ

ドップラー目標 (正接目標)検出に関する処理に分けられる．まず，ドップラー目標

検出については，通常のMTI処理を行った後，8パルス分の受信エコーに対して

DFTによるフィルタバンク処理を行い，クラッタと目標信号を周波数軸上で分離し

てクラッタに隠された目標の検出能力を向上させている．更に，フィルタバンク処

理後に重み付けを行い，DFTドップラーフィルタバンクのサイドローブから混入す

るクラッタを抑えた後，しきい値処理により目標検出を行う．また，ドップラー周

波数の異なる目標が複数存在する場合でも，目標のドップラー周波数がそれぞれ異

なるフィルタバンクに存在する場合には，ドップラーフィルタバンク処理によって

目標を分離することが可能となる．一方，ゼロドップラー目標の検出については，

まず，ドップラー周波数のゼロを中心とするフィルタ (これをゼロドップラーフィ

ルタと呼ぶ)で固定クラッタ成分を抽出し，同一距離，同一方位のクラッタ強度を

クラッタマップとしてメモリに記憶する．クラッタマップは順次自動的に更新され

る．ここで，もしドップラー周波数が 0付近である目標信号が入ると，ゼロドップ

ラーフィルタの出力信号とクラッタマップに記憶されている内容に差が生ずること

から，しきい値処理を行うことによってゼロドップラー目標が検出できる．
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図 2.5: 移動目標検出器の構成図例
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2.1.8 モノパルス測角

モノパルス測角方式は，一つのビーム位置で一つのパルスを処理することによっ

て目標の方位を得ることができる．したがって，受信信号の時間的な変動の影響を

受けないため，高い測角精度を得ることができる．

振幅比較モノパルス測角方式の概要を図 2.6に示す．振幅比較モノパルス測角で

は，一部が重なり合った 2個のアンテナビームを一組として用い，角度誤差 (アンテ

ナ正面方向からのズレ)を検出する．方位方向，高低方向の両方について角度誤差

を検出するときは図 2.6(a)に示すように，4個のホーンアンテナを配列し，方位方

向，高低方向それぞれに重なり合った 2個のアンテナビームを形成する．次に，重

なり合った 2個のアンテナビームの出力を加算，減算することによって，図 2.6(b)

に示すような，Σビームと∆ビームを形成し，それぞれのビームの出力を得る．そ

れぞれの出力を和信号 (Σ)，差信号 (∆)と呼ぶ．誤差電圧 εは差信号∆を和信号Σ

で正規化し ε = ∆/Σの形で演算される．角度誤差電圧 εは図 2.6(c)に示すように，

おおむね S字の形状となり，アンテナ正面方向からのズレ εθが検出できる．よって，

アンテナ正面方向を θaとすると，目標の観測値 θoは次式で表される．

θo = θa + εθ (2.25)

2.1.9 多機能レーダ

電子走査型のフェーズアレーアンテナを用いた多機能レーダは，フレキシビリ

ティーが高く，多目標性，追尾精度，不要波抑圧性能に優れているものの，コスト

面の制約があった．しかし，近年では空港の監視用レーダ等の民生用として一般に

用いられるようになっている [4]．

多機能レーダの機能は，目標の捜索機能，追随機能及びその他の補助機能に大別

できる [3]．

目標の捜索では，あらかじめ定められた一定のパターンでアンテナビームを繰り

返し所定の範囲を走査することにより，捜索レーダとして機能させることができる．

捜索ビームの代表的配列方法としては，図 2.7(a),(b)に示すように，スタック配列

とスタガー配列がある．いずれの配列においても，ビームの隙間の部分で SNRが
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(a)フィードホーン　 (b)2個のビームパターン

(c)和及び差ビームのパターン　 (d)誤差電圧特性

図 2.6: 振幅比較モノパルス測角方式
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(a) スタック配列 (b) スタガー配列　

図 2.7: ビーム配列方法

急激に低下し目標検出率が低くなるため，目標検出の際のしきい値の設定に注意す

る必要がある [66]．

目標を追随する場合には，電子走査型のフェーズドアレーアンテナを用いたレー

ダにより，アンテナビームを任意の方向に，瞬時に向けることができる．このため，

高いデータレートで目標の位置情報が更新できる．また，複数の目標に対して，時

分割によりアンテナビームを指向させることにより，擬似的に，同時多目標追尾が

可能となる．図 2.8に目標追随の基本系統図を示す．レーダセンサ部で得られた観

測値は，相関処理部に送られる．相関処理部は，ゲーティング処理と連結処理に分

けられる．ゲーティング処理はフィルタリング処理によって得られる予測値を中心

にある大きさのゲートを開き，その中にレーダセンサ部からの観測値があるかない

かの判定をする処理である．また連結処理はレーダセンサ部からの観測値とゲート

を一対一に対応させるための処理である．こうした相関処理部のアルゴリズムとし

ては，ゲート内の全プロットを選択してそれぞれ追随を行った場合の確率的な平均

位置を観測位置とする JPDA(Joint Probabilistic Data Association)方式や，相関に

関する複数の可能性を仮説として保持したまま追随処理を継続し，次のサンプル以

降に信頼度の低い仮説を棄却していくMHT(Multiple Hypothesis Tracking)方式な

どがある [67]．トラックファイルとは追随している目標に関する情報が入ったファ

イルであり，目標の位置や速度のほか，追随の品質に関する情報やフィルタリング

に関する情報など必要に応じて種々の情報を含ませることができる．トラックファ

イルメンテナンスはこのファイルを新規に作ったり更新したり，あるいは削除した

りする一連の処理のことである．また，フィルタリング処理では連続的に観測され

た観測値に対して平滑化を行い，また，目標の未来位置を予測するという一連の処

理を意味する．追随フィルタの代表的なアルゴリズムとしては，定常解フィルタか
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図 2.8: 目標追随の基本系統図
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らゲインを算出して使用する αβフィルタや αβγフィルタ等，また運動モデル，観

測モデルのもとで平滑値の誤差の分散が 小になるようにゲイン行列を算出するカ

ルマンフィルタがある．こうして，多機能レーダでは複数の目標を追随することが

可能となる．当然のことながら，同時に複数の目標を追随し，それぞれの目標の航

跡を正確に生成するためには，個々の目標の位置 (距離や方位)を正確に計測するこ

とが重要である．

その他の補助機能としては，妨害波情報の取得や妨害波抑圧処理，あるいは空港

監視レーダにおける，空港周辺の気象状況の監視機能等がある．

通常の多機能レーダでは，捜索機能，追随機能，その他の補助機能を時分割処理

している．したがって，捜索範囲にいくつのビーム走査位置を割り当てるか，1つの

ビーム走査位置に何パルス送信するか，捜索，追随及び補助機能にそれぞれどれだ

けの時間を割り当てるかといった，ビームスケジュールが課題になってくる [68]．

2.2 レーダでのアレー信号処理

アレー信号処理では，空間上に配置した複数のセンサで音波や電波を受信し，得

られた信号を処理することによって所望信号を強調し，不要信号を抑圧したり，あ

るいは，センサに入射した波の到来方向や周波数，遅延時間等のパラメータの推定

を行う．レーダの場合，センサとしてアンテナを使用し電波を受信するアレーアン

テナが使用される．アレーアンテナを構成するためのアンテナ素子の配列法は，直

線状，平面状，曲面状など種々考えられ，それぞれにおいて規則的に素子を配列す

る方法と不規則に配列する方法がある．図 2.9にM素子アレーアンテナの基本構成

を示す．各アンテナ素子の出力を振幅調整器と可変移相器を経て加算し出力する構

成となっている．ここで，αm,δmはそれぞれm番目のアンテナ素子出力に掛けられ

る重み (実数)と移相量である．

図 2.10にアダプティブアレーアンテナの構成を示す．アダプティブアレーの機能

は，目的によりアダプティブビームフォーミングとアダプティブヌルステアリング

に大きく分類できる．アダプティブビームフォーミングは，所望波の到来方向が未知

あるいは時間的に変化する場合にも，アレーのビームを自動的に追従させる機能で

ある．一方，強い妨害波の存在下で微弱な所望波を受信する場合に，指向性パター

ンのヌル点を自動的に妨害波方向に向ける必要が生じてくる．これがアダプティブ
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ヌルステアリングである．

アレーアンテナによる到来方向推定法としては，古くはアレーアンテナのメイン

ビームを走査させて到来方向を推定する方法 (beamformer法)がある．これはフー

リエ変換と等価な方法で，分解能がアレーの開口長によって制限される．それゆえ，

より高い分解能を持つ手法が望まれた．その後，Capon法， 大エントロピー法，

ゆう推定法あるいは，ニューラルネットワークを用いた到来方向推定法などが登

場し，その高い分解能特性が報告されている [69]-[73]．更に，アレー入力の相関行

列の固有空間解析に基づくMUSIC法やESPRIT法が提案され，超分解能とも呼ば

れる優れた特性を示している [74]-[76]．

後述するように，MUSIC法を用いた到来方向推定では互いに相関のある波が入射

した場合，それぞれの波の到来方向を推定することは不可能になる．しかし，MUSIC

法の前処理として空間移動平均法を適用して相関抑圧を行うことによって，互いに

相関のある波が入射した場合でも到来方向推定が可能となる．空間移動平均法では

全体のアレーから同じ配列をもつ部分アレーを複数個取り出し，それらの相関行列

を平均する方法をとる．このため円形配列アレーや不規則配列アレーでは空間移動

平均法は直接には適用できなかった．そこで，こうした円形配列アレーや不規則配列

アレーに対して補間を行い空間移動平均を適用する方式が提案されている [77]-[81]．

また，MUSIC法による到来方向推定では正確なアレー応答ベクトルが必要になっ

てくる．アレー応答ベクトルは各アンテナ素子の配置によって決定できるが，実際

のアレーアンテナでは各アンテナ素子の個体差やアンテナ相互の電気的な結合の影

響によって，アンテナ素子の配列によって決まるアレー応答ベクトルと，実際のア

レー応答ベクトルに差が生じてしまい到来方向推定に誤差が生じる場合がある．こ

れを解決するため，アンテナ素子の個体差やアンテナ相互の電気的な結合の影響を

補正する方法が提案されている [82],[83]．
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図 2.9: M素子アレーアンテナ

図 2.10: アダプティブアレーアンテナの構成
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2.2.1 MUSIC法を用いた無相関波の到来方向推定

図 2.11: 一次元等間隔リニアアレー

本論文で対象とする等間隔リニアアレーを図 2.11に示す．アレーアンテナを構成

するアンテナ素子数をM個，アンテナ素子間隔を∆dとし，各アンテナ素子は無指

向性で，受信特性はすべて等しいと仮定する．到来波はブロードサイドから測って

角度 θの方向から平面波として到来したとする．このときm番目のアンテナ素子の

受信信号 xm(t)は，1番目のアンテナ素子の受信信号 x1(t)と比べて τmだけ遅れて

受信される．つまり，xm(t)は x1(t)を用いて次式で表すことができる．

xm(t) = x1(t− τm) (2.26)

τm = (m− 1)∆d sin θ
c

(2.27)

更に，受信信号が周波数 fの複素正弦波であるとき，M素子等間隔リニアアレーに

L個の到来波があったとする．このとき，時刻 tにおけるアレーアンテナの受信信

号ベクトル x(t)は次式で表現できる．

x(t) = As(t) + n(t) (2.28)
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ここに，

x(t) , [x1(t), · · · , xM(t)]T (2.29)

A , [a(θ1), · · · ,a(θL)] (2.30)

a(θl) =

·
1, exp{−j2πf

c
∆d sin(θl)}, · · ·

, exp{−j2πf
c
(M − 1)∆d sin(θl)}

¸T
(2.31)

s(t) , [s1(t), · · · , sL(t)]T (2.32)

n(t) , [n1(t), · · · , nM(t)]T (2.33)

ここで，Aは等間隔リニアアレーアンテナの方向行列，s(t)は到来波の複素振幅で

ある．n(t)は雑音ベクトルであり，そのすべての要素は平均 0,分散 σ2の白色ガウ

ス雑音と仮定する．T は転置行列を示す．このとき，受信信号x(t)の相関行列Rxx

は次式で表される．

Rxx = E[x(t)xH(t)] (2.34)

= ASAH + σ2I (2.35)

ここで，Hは複素共役転置を，E[・]は期待値をぞれぞれ示している．また，式 (2.35)

右辺のSは到来波の相関行列を表し，次式で与えられる．

S =


E[|s1(t)|2] E[s1(t)s

∗
2(t)] · · · E[s1(t)s

∗
L(t)]

E[s2(t)s
∗
1(t)] E[|s2(t)|2] · · · E[s2(t)s

∗
L(t)]

...
...

. . .
...

E[sL(t)s
∗
1(t)] E[sL(t)s

∗
2(t)] · · · E[|sL(t)|2]

 (2.36)

到来波が互いに無相関であればSは対角行列となり，そのランクは明らかにLでフ

ルランクとなる．一方，方向行列Aに関して，到来波の到来方向が異なれば，列ベク

トルのランクはLとなり，ASAH はランクLの非負定値エルミート行列となる．こ

の行列の固有値をµi(i = 1, 2, · · · ,M)，対応する固有ベクトルをei(i = 1, 2, · · · ,M)
で表すと，

ASAHei = µiei (i = 1, 2, · · · ,M) (2.37)

であり，その固有値はすべて実数で次式の関係をもつ．

µ1 ≥ µ2 ≥ · · ·µL > µL+1 = · · ·µM = 0 (2.38)
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また対応する固有ベクトルは次式の関係を満たす．

eHi ek = δik (i, k = 1, 2, · · · ,M) (2.39)

ここで，δik はクロネッカーのデルタである．

雑音が存在する場合は，Rxxについて

Rxxei = (ASAH + σ2I)ei (2.40)

= ASAHei + σ2Iei

= µiei + σ2ei

= (µi + σ2)ei (i = 1, 2, · · · ,M)

となる．したがって，相関行列Rxxの固有値を λi(i = 1, 2, · · · ,M)とすると，λi =

µi + σ2より次の関係が成立する．

λ1 ≥ · · · ≥ λL > λL+1 = · · · = λM = σ2 (2.41)

したがって，相関行列の固有値を求め，雑音電力 σ2 より大きい固有値の個数から

到来波数Lを推定することができる．到来波数の推定法としてはいくつか提案され

ているが，代表的な手法に ゆう法に基づくAIC(Akaike Information Criteria)や

MDL(Minimum Description Length)があり，それぞれ以下の式に示す評価関数を

小とする kが推定された波数となる [84]-[87]．

AIC(k) = −2 ln


MY

i=k+1

λ
1/(M−k)
i

1

M − k
MX

i=k+1

λi


In(M−k)

+ 2k(2M − k) (2.42)

MDL(k) = −2 ln


MY

i=k+1

λ
1/(M−k)
i

1

M − k
MX

i=k+1

λi


In(M−k)

+ k(2M − k) ln In (2.43)

ここで Inは相関行列を計算する際に使用したデータのサンプル数である．
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一方，雑音電力に等しい固有値に対応する固有ベクトルに着目すると，

Rxxei = (ASA
H + σ2I)ei = λiei = σ2ei (i = L+ 1, · · · ,M) (2.44)

が成立することから，次式が導出される．

ASAHei = 0 (i = L+ 1, · · · ,M) (2.45)

更に，行列AとSはフルランクであることから，

AHei = 0 (i = L+ 1, · · · ,M) (2.46)

すなわち，

aH(θl)ei = 0 (l = 1, 2, · · · , L; i = L+ 1, · · · ,M) (2.47)

となる．式 (2.47)は，雑音電力に等しい固有値に対応する固有ベクトルがすべて到

来波の方向ベクトルと直交することを意味している．

式 (2.47)の関係を幾何学的に解釈すると次のようになる．固有ベクトル{e1, · · · , eM}
は互いに直交するので，M次元のエルミート空間の正規直交基底ベクトルとして扱

われる．このM 次元空間を

S = span{e1,e2, · · · ,eL} (2.48)

N = span{eL+1,eL+2, · · · , eM} (2.49)

の二つの部分空間に分けることができる．部分空間 SとN はそれぞれ，信号部分

空間，雑音部分空間と呼ばれている．このとき，部分空間 S とN は互いに直交補

空間の関係にある．一方，部分空間 S 0
を次式によって定義する．

S 0
= span{a(θ1),a(θ2), · · · ,a(θL)} (2.50)

このとき，式 (2.47)の関係から，部分空間 S 0
は部分空間N と直交するL次元空間

を張る．よって部分空間SとS 0
はともにL次元でN と直交する補空間を作るので，

S = S 0
(2.51)

となる．すなわち，L個の固有ベクトル {e1,e2, · · · ,eL} と L個の方向ベクトル

{a(θ1),a(θ2), · · · ,a(θL)} は同じ空間 S にあり，互いに他方のベクトルの線形結合

で表現できる．
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MUSICスペクトル Pmu(θ)を次式で定義する．

Pmu(θ) =
aH(θ)a(θ)

aH(θ)ENE
H
Na(θ)

(2.52)

EN = [eL+1, · · · ,eM ] (2.53)

式 (2.47)が近似的に成立することから，MUSICスペクトルPmu(θ)のピークを探す

ことにより到来方向が推定できる．

2.2.2 コヒーレント波の到来方向推定

互いに相関のある複数の到来波が入射した場合，到来波の信号相関行列Sのラン

クが L未満となり，信号部分空間の次元が下がる．このため，MUSIC法では到来

波の到来方向推定を行うことは不可能となる [17]．以下にこのことを説明する．

L個の到来波がすべて互いに完全相関 (コヒーレント波) であるとすると，第 l到

来波の複素振幅 sl(t)は，次式で示される．

sl(t) = αls1(t)(l = 1, 2, · · · , L;α1 = 1) (2.54)

ここで，αlは第 l波の第 1波に対する減衰，位相遅れを表す複素定数である．この

とき，到来波の複素振幅ベクトル s(t)は次式で表される．

s(t) = [s1(t), s2(t), · · · , sL(t)]T (2.55)

= [α1s1(t),α2s1(t), · · · ,αLs1(t)]T

= s1(t)[α1,α2, · · · ,αL]T

= s1(t)α

α , [α1,α2, · · · ,αL]T (2.56)

アレーアンテナの受信信号 x(t)は次式となる．

x(t) = As(t) + n(t) (2.57)

= s1(t)
LX
l=1

αla(θl) + n(t)

= s1(t)ac + n(t)

ac ,
LX
l=1

αla(θl) (2.58)
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式 (2.57)右辺は第 1波のみが，方向ベクトル ac から到来する場合の受信信号と等

しくなる．このとき，受信信号x(t)の相関行列Rxxは次式で与えられる．

Rxx = E[x(t)xH(t)] (2.59)

= ASAH + σ2I

= P1Aαα
HAH + σ2I

= P1aca
H
c + σ2I

ここで，

σ2 = E[n(t)nH(t)] (2.60)

P1 = E[|s1(t)|2] (2.61)

S = E[s(t)sH(t)] = P1αα
H (2.62)

相関行列Rxxの第 1項，すなわち，到来波の信号成分に関する行列 P1aca
H
c ≡ Rss

の固有値，固有ベクトルをそれぞれ µi,ei とすると，

Rssei = P1aca
H
c ei = µiei (i = 1, 2, · · · ,M) (2.63)

と表される．行列Rss は非負定値エルミート行列で，そのランクは 1であるから，

固有ベクトル，固有値はそれぞれ次式の関係を満たす．

eHi ek = δik (i, k = 1, 2, · · · ,M) (2.64)

µ1 > µ2 = · · · = µM = 0 (2.65)

更に，

Rssac = (P1aca
H
c )ac = P1||ac||2ac (2.66)

Rss
ac
||ac|| = P1||ac||2 ac||ac|| (2.67)

が成立することから，e1, µ1は次式となる．

e1 =
a1
||ac|| (2.68)

µ1 = P1||ac||2 (2.69)

相関行列Rxx の固有ベクトルはRss の固有ベクトルと同じで，固有値 λi は次式の

関係を満たす．

λ1 = µ1 + σ2 > λ2 = · · · = λM = σ2 (2.70)
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また，式 (2.64)と式 (2.68)の関係から，次式が成立する．

aHc ei = 0 (i = 2, 3, · · · ,M) (2.71)

実際の到来波数はL個であるにもかかわらず，固有値の大きさのみから判断すると，

式 (2.70)より，到来波数は 1と推定されることになる．更に，雑音部分空間に属す

ると判断された固有ベクトル {e2, e3, · · · , eM}と直交するベクトルは，式 (2.71)よ

り L個の方向ベクトルの線形結合であるので，MUSICによって真の到来方向を推

定することは不可能となる．

2.2.3 空間移動平均法

前節では，コヒーレント波が入射した場合，通常のMUSIC法では，到来方向推

定が不可能となることを示した．この問題を解決する方法として，MUSIC法の前

処理として空間移動平均法を適用することが提案されている [88]．空間移動平均法

とは，相関のある波の位相関係は受信位置で異なることを利用して，受信点を平行

移動させて相関行列を求めることによって，その平均効果により相互相関を低下さ

せる手法である．通常は，アレーを動かさず全体のアレーから同じ配列をもつサブ

アレーを複数個取り出し，それらからの相関行列を平均化する方法をとる．

図 2.12に等間隔リニアアレーにおけるサブアレーを示す．M 素子リニアアレー

からMs素子リニアアレーを 1個ずつ素子をずらしながらNs(= M −Ms + 1)個取

り出す．このとき，1番目のサブアレーの受信ベクトル x1(t)は次式となる．

x1(t) = [x1(t), x2(t), · · · , xMs(t)]
T (2.72)

= Ass(t) + n1(t)

n1(t) = [n1(t), n2(t), · · · , nMs(t)]
T (2.73)

As = [a(θ1), · · · ,a(θL)] (2.74)

a(θl) =

·
1, exp{−j2πf

c
∆d sin(θl)}, · · ·

, exp{−j2πf
c
(Ms − 1)∆d sin(θl)}

¸T
(2.75)

更に，ns番目のサブアレーの受信ベクトル xns(t)は行列Bを用いて，次式で表さ
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図 2.12: サブアレーの構成

れる．

xns(t) = [xns(t), xns+1(t), · · · , xns+Ms−1(t)]
T (2.76)

= AsB
ns−1s(t) + nns(t) (ns = 1, 2, · · · , Ns)

B = diag[ν1, ν2, · · · , νL] (2.77)

=


ν1 0 · · · 0

0 ν2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · νL


νl = exp

½
−j2πf

c
∆d sin(θl)

¾
(2.78)

したがって，ns番目のサブアレーの相関行列Rxxns は次式で与えられる．

Rxxns = E[xns(t)xns(t)
H ] (2.79)

= AsB
ns−1E[s(t)sH(t)](Bns−1)HAH

s + E[nns(t)n
H
ns(t)]

= AsB
ns−1S(Bns−1)HAH

s + σ2I

各部分相関行列の加算によって平均化することにより，空間移動平均後の相関行列
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Rxxは次式で求められる．

Rxx =
1

Ns

NsX
ns=1

Rxxns (2.80)

= As

"
1

Ns

NsX
ns=1

Bns−1S(Bns−1)H
#
AH
s + σ2I

= AsSA
H
s + σ2I

S , 1

Ns

NsX
ns=1

Bns−1S(Bns−1)H (2.81)

空間移動平均法を用いない場合，信号相関行列Sは式 (2.62)で表され，rank(S)=1

である．これに対して，空間移動平均法を用いたときに得られる信号相関行列Sは，

式 (2.81)に式 (2.62)を代入することにより，次式で与えられる．

S =
1

Ns

NsX
ns=1

Bns−1P1ααH(Bns−1)H (2.82)

=
P1
Ns

NsX
ns=1

(Bns−1α)(Bns−1α)H

=
P1
Ns
[α,Bα,B2α, · · · ,BNs−1α]



αH

(Bα)H

(B2α)H

...

(BNs−1α)H


=

P1
Ns
CCH
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ここで，Cは次式となる．

C ,
£
α,Bα,B2α, · · · ,BNs−1α

¤
(2.83)

=


α1 ν1α1 ν21α1 · · · νNs−11 α1

α2 ν2α2 ν22α2 · · · νNs−12 α2
...

...
...

. . .
...

αL νLαL ν2LαL · · · νNs−1L αL


= DV

D ,


α1 0 · · · 0

0 α2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · αL

 (2.84)

V ,


1 ν1 ν21 · · · νNs−11

1 ν2 ν22 · · · νNs−12

...
...

...
. . .

...

1 νL ν2L · · · νNs−1L

 (2.85)

式 (2.82)より，行列Sと行列 Cのランクは等しくなり

rank(S) = rank(C) (2.86)

また，式 (2.83)より C = DVで，行列DはL× Lの正則行列であるので，

rank(C) = rank(V) (2.87)

更に，行列 Vは L×NsのVandermonde行列であるので，Ns ≥ Lのとき，次式が

成立する．

rank(V) = L (2.88)

よって，式 (2.86)∼(2.88)より次式の関係が得られる．

rank(S) = rank(C) = rank(V) = L (2.89)

このように，空間移動平均後の信号相関行列SのランクはLとなり，フルランクま

で回復する．この状態でRxxの固有値・固有ベクトルを求めれば，到来波が無相関

のときと同様に，MUSIC法によって到来方向推定が可能となる．



第 2章 本研究に関連する基礎事項 40

また，ランク回復条件は次式となる．

Ns =M −Ms + 1 ≥ L　 (2.90)

更に，MUSIC法の適用条件として，

Ms ≥ L+ 1 (2.91)

である．式 (2.90)，(2.91)の関係から次式の関係を導くことができる．

M = Ns +Ms − 1 ≥ L+Ms − 1 ≥ 2L (2.92)

すなわち，空間移動平均法では予想される到来波数の 2倍以上の素子が必要となる．

言い換えれば，アンテナ素子数が決まれば，方向推定が可能な到来波数の上限が決

まる．

ここで，受信ベクトルの複素共役を取り，成分を逆順に並べた次のベクトルxb(t)

を定義する．

xb(t) , [x∗M(t), x∗M−1(t), · · · , x1(t)∗]T (2.93)

xb(t)は各到来信号の位相関係が異なる点を除けば，受信ベクトル x(t)と同形とみ

なせる．空間移動平均の位相平均化の観点からはこの位相関係は好都合で，ベクト

ル xb(t)の相関行列も空間移動平均の要素として組み込むと一層の相関抑圧効果が

期待できる．これが，Forward/Backward空間移動平均である [89],[90]．この場合

のランク回復条件は空間平均の要素数が 2Nsとなるので，

2Ns ≥ L (2.94)

となる．したがって，Ms ≥ L+ 1より，次式の関係が成り立つ

M = Ns +Ms − 1 ≥ L
2
+ L ≥ 3

2
L (2.95)

式 (2.92)と式 (2.95)を比較すると，Forward/Backward空間移動平均を使用する場

合は，通常の空間移動平均と比較して必要な素子数が 2Lから 1.5Lへと減少するこ

とがわかる．
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2.3 時間周波数解析

信号解析の道具として代表的な手法の一つにフーリエ変換がある [15]．フーリエ変

換は無限に連続する三角関数を基底として，周波数を変数とした変換である．フー

リエ変換は周波数に関しては厳密に解析可能であるが，時間に関する情報は積分処

理によって完全に失われてしまう問題があった．そこで，フーリエ変換に窓関数を

導入した，STFTが考えられた [91]．しかし，STFTでは窓関数が積分核とは独立し

て決定されるため，あらゆる周波数において，時間分解能が不変となっていた．そ

こで，解析したい信号の周波数成分に対して，積分核関数が変化するウェーブレッ

ト変換が考えられた [20]．ウェーブレット変換は，ウェーブレットと呼ばれるある

区間に制限された関数を，伸張及び平行移動して得られた関数を基底とする変換で

あり，時間の関数である被解析信号を，周波数に相当するスケールと，時間に相当

するシフトを変数とする関数に変換する．したがって，ウェーブレット変換は非定

常的な信号の時間周波数解析に有効な手法である．

2.3.1 フーリエ変換と短時間フーリエ変換

フーリエ変換は与えられた関数をその周波数成分によって表現する解析手法であ

る．被解析信号を s(t)とする．ここで，tは時間であり，s(t)が自乗可積分な関数

であるとすると，Z ∞
−∞
|s(t)|2dt <∞ (2.96)

信号 s(t)のフーリエ変換を S(ω)とすると次式が成立する．

S(ω) =

Z ∞
−∞
s(t) exp(−jωt)dt (2.97)

x(t) =
1

2π

Z ∞
−∞
S(ω) exp(jωt)dω (2.98)

ここで，ωは角周波数，jは虚数単位をそれぞれ表す．式 (2.97)を関数 s(t)のフーリ

エ変換，式 (2.98)を関数 S(ω)の逆フーリエ変換と呼ぶ．また，s(t)と S(ω)はパー

セバル (Parseval)の定理によって次式のとおり関係づけられている．

1

2π

Z ∞
−∞
|S(ω)|2dω =

Z ∞
−∞
|s(t)|2dt (2.99)
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式 (2.97)から明らかなように，ある一つの周波数 ωの値を得るために，時間に関し

て (−∞,∞)で積分を行う必要がある．このため，フーリエ変換後の信号には被解

析信号の時間情報は含まれない．これは，時間周波数解析の観点からは大きな問題

となる．

上記のような問題を解決するため，フーリエ変換に窓関数を導入した STFTが考

えられた．窓関数をw(t)とすると，信号 s(t)の STFTであるS(t
0
,ω) は次式で与え

られる．

S(t
0
,ω) =

Z ∞
−∞
s(t) exp(−jωt)w(t− t0)dt (2.100)

ここで，t
0
は窓の時間軸上での中心位置を示す．つまり，S(t

0
,ω)は時間 t

0
と周波数

ωの 2つの変数の関数となり，時間周波数解析が可能となる．また，窓関数として

は，方形窓，三角窓，ガウス窓等様々な窓関数があり，必要に応じて窓関数を選択

しなくてはならない．

被解析信号が離散時間信号の場合，信号 s(n) (nは整数)に，有限な長さ窓関数

w(n)を乗じて信号を切り出し，フーリエ変換することになる．いま，信号 s(n)に

対して，窓関数をNd(Nd は正の整数)ずつシフトして，STFTを行うとすると，k

ブロック目の STFTである S(k,ω)は次式で得られる．

S(k,ω) =

∞X
n=−∞

s(n)w(n− kNd) exp(−jωn) (2.101)

STFTにおいて，窓関数の長さは信号解析の分解能を決定する．長い窓関数の使

用は周波数分解能を向上させるが，時間分解能を低下させる．逆に，短い窓関数の

使用は時間分解能を向上させるが，周波数分解能を低下させる．式 (2.100)，(2.101)

に示すように，STFTでは窓関数の長さは周波数 ωに依存せず一定となっており，

すべての周波数成分において等しい周波数分解能と時間分解能を持っている．

2.3.2 連続ウェーブレット変換

ウェーブレットとは，時間的にも周波数的にも局在した関数であり，フランス人

J.Morletによって石油探査における人工地震波の解析のために 初に用いられた．

ウェーブレットをψ(t)とすると，ウェーブレットは，次に示すような条件を満足
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する波形と定義されている．

Cψ =

Z ∞
−∞

|Ψ(ω)|2
|ω| dω <∞ (2.102)

ここで，Ψ(ω)はψ(t)のフーリエ変換であり，式 (2.102)に示す条件はアドミッシブ

ル条件と呼ばれている．式 (2.102)の条件は ψ(t)を用いた別の表現として，次式で

表すことができる

Ψ(0) =

Z ∞
−∞

ψ(t)dt = 0 (2.103)

ψ(t)を基本ウェーブレットとすると，基本ウェーブレットを伸縮・移動した関数

ψas,bs(t) は次式で表され，これもウェーブレットとなる．

ψas,bs(t) =
1√
as
ψ

µ
t− bs
as

¶
(2.104)

式 (2.104)において，as はスケールパラメータと呼ばれ，時間のスケール変換を表

す非零の実数であり，bsは時間のシフトを表す実数である．被解析信号 s(t)の連続

ウェーブレット変換係数W (as, bs)は，ψas,bs(t)を用いて次式で示される．

W (as, bs) =

Z ∞
−∞
s(t)ψ∗as,bs(t)dt (2.105)

ウェーブレット変換係数の大きさによって，被解析信号の時刻 bsにおける周波数1/as

の成分が不確定性原理の範囲内で求められる．また，式 (2.105)は s(t)とψas,bs(t)の

畳み込み積分になっていることから，ウェーブレット変換の結果は，ウェーブレッ

トをインパルス応答とするフィルタに被解析信号を通過させた結果と等しくなる．

ψ(t)は平均値 0で，ある時間 tcを中心として，∆tの幅で局在する関数となる．一

般に，フーリエ変換は ω → ±∞において 0に収束するので，式 (2.103)の条件と合

わせて考えると，Ψ(ω)は ωc = (ωL + ωH)/2を中心に，帯域∆ω = ωH − ωLに局在

することになる．ψas,bs(t)は時間軸上で [bs + astc − as∆ t
2
, bs + astc + as∆

t
2
] の範囲

で局在する．また，ψas,bs(t)のフーリエ変換であるΨas,bs(ω)はΨ(ω)と次式の関係

にある．

Ψas,bs(ω) =
√
asΨ(asω) exp(−jωbs) (2.106)

そして，Ψas,bs(ω)は周波数軸上で [ωc
as
− ∆ω

2as
, ωc
as
+ ∆ω

2as
] の範囲に局在する．よって，

ウェーブレット変換により，前述の，時間及び周波数の範囲内の被解析信号に関す
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る情報を得ることができる．ウェーブレットの周波数軸上における中心周波数と周

波数帯域の比Qは，次式となりスケールパラメータ asとは無関係になる．

Q =

ωc
as
∆ω

as

=
ωc
∆ω

(2.107)

よって，ウェーブレット変換は定Q解析となる．ウェーブレット変換はフーリエ変

換と同様に，次式で示される逆変換が存在する．

s(t) =
1

Cψ

Z ∞
−∞

1

a2s
W (as, bs)ψas,bs(t)dasdbs (2.108)

また，フーリエ変換におけるパーセバルの定理と同様に次式が成立する．Z ∞
−∞
|s(t)|2dt = 1

Cψ

Z ∞
−∞

1

a2s
W (as, bs)dasdbs (2.109)

また，ウェーブレット変換は線形的性質も有している．

同一の基本ウェーブレットから作られたスケール及びシフトの異なる 2つのウェー

ブレットの内積が 0 すなわち，Z ∞
−∞

ψas,bs(t),ψ
∗
a0s,b

0
s
(t)dt = δ(as − a0s)δ(bs − b

0
s) (2.110)

であるとき，このウェーブレットを直交ウェーブレットという．ここで，δはディ

ラックデルタを表している．直交ウェーブレットの例としてはHaarやDaubechies

のウェーブレット等がある．

2.3.3 離散ウェーブレット変換

連続ウェーブレット変換では，スケールパラメータ as とシフトパラメータ bs を

連続的に変化させたが，それぞれのパラメータを離散的に変化させることによって

もウェーブレット変換は可能である．

ウェーブレットのスペクトルΨ(ω)が [ωL,ωH ]でのみ有限の値を持ち，その他の

領域で 0であるとする．被解析信号 s(t)が持つ信号成分をウェーブレットによって

表現するためには，各スケールパラメータを持ったウェーブレットのスペクトルが，

隣り合って全周波数をカバーすればよく，このときのスケールパラメータ an は次

式のように選べばよい．

an = αn =

µ
ωH
ωL

¶n
(2.111)
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ここで，αはスケーリング係数であり，nは整数である．スケールパラメータ anを

持つウェーブレットは，信号 s(t)の [ωL
an
, ωH
an
] の周波数成分を取り出す．よって，こ

の周波数領域の成分は標本化定理より時間間隔 an
ωH
πでサンプリングすればよい．す

なわち，スケールパラメータ an を持つウェーブレットに対して，シフトパラメー

タ bn,iを次式のように選べばよい．

bn,i =
an
ωH

πi = anβi (2.112)

ここで，βはシフト間隔係数であり，iは整数である．よって，基本ウェーブレット

ψ(t)を離散的に伸縮移動させたウェーブレット ψn,i(t)によって，信号 s(t)の離散

ウェーブレット変換W (an, bn,i)が次式によって定義できる．

ψn,i(t) =
1√
an
ψ

µ
t− bn,i
an

¶
(2.113)

W (an, bn,i) =

Z ∞
−∞
s(t)ψ∗n,i(t)dt (2.114)

離散ウェーブレット変換においても，逆変換が存在し，次式で与えられる．

s(t) =
1

Cψ

∞X
n=−∞

∞X
i=−∞

W (an, bn,i)ψn,i(t) (2.115)

2.3.4 オクターブバンドフィルタバンク

ウェーブレット変換を用いた，多重解像度解析に基づいて構成された分解レベル

Kのオクターブバンドフィルタバンクの構造を図 2.13に示す [92]．多重解像度解析

とは，標本化された被解析信号を直交ウェーブレットにより解像度を様々に変化さ

せながら近似するアルゴリズムを与える理論である．

図 2.13に示すように，フィルタバンクに入力された信号はインパルス応答がh(n)

と g(n)であるローパスとハイパスのFIRフィルタにそれぞれ入力される．そして，

各フィルタの出力はダウンサンプリングされた後，ハイパスフィルタ側の出力はそ

のまま出力され，ローパス側の出力は次のレベルのフィルタに入力される構造になっ

ている．それぞれのフィルタのインパルス応答としては，HarrやDaubechiesといっ

た直交ウェーブレットが用いられる．ウェーブレットを用いる理由は，各フィルタ

の次数をできるだけ低く抑えることが可能なためである．更に，直交ミラーフィル
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図 2.13: オクターブバンドフィルタバンクの構成

タでは h(n)と g(n)の間に次式の関係が成立する．

g(n) = (−1)−nh(Ntap − n− 1) (2.116)

n = 0, 1, 2, · · · , (Ntap − 1)

ここで， Ntap は FIRフィルタのタップ数を示している．このとき，オクターブバ

ンドフィルタバンクの出力チャンネル数は (K + 1)であり， も通過帯域周波数が

低いチャンネルをチャンネル#0と定義している．オクターブバンドフィルタバン

クは周波数軸上でバンク処理ができることは当然であるが，各チャンネル出力はも

との信号波形の時間情報を保持している．

2.4 まとめ

本章では，まず，レーダ研究の歴史について簡単に述べ，本研究に関連の深い目

標検出とドップラーフィルタバンク，モノパルス測角及び多機能レーダ等について

説明した．次にレーダにおけるアレー信号処理の概要，特にMUSIC法による到来
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方向推定について述べた．そして，到来波が完全相関である場合の問題点とその解

決策である空間移動平均法について述べた．その後，時間周波数解析の基礎事項と

して，フーリエ変換，STFT により局所的に変化する信号の時間周波数解析法につ

いて述べた． 後に，ウェーブレット変換について説明した．特に本論文の第 4章

に深く関係する離散ウェーブレット変換とオクターブバンドフィルタバンクについ

て述べた．
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第3章 複数移動目標の高精度測角

3.1 本章の概要

一般に，種々のレーダにおいて，目標の方向を特定する方法としてモノパルス測角

が広く用いられている [1]．しかし，モノパルス測角では同一レンジビン，同一レー

ダビーム内に複数の目標が存在するのか，1個の目標しか存在しないかの判定は可能

であるが，複数の目標が存在する場合，個々の目標の位置を測定することは不可能で

ある [93]．そこで，アレーアンテナに対して開発された，高精度・高分解能な到来波

方向推定法である，MUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法等のアルゴリズムが

レーダ信号処理に適用されている [74]-[76]．これにより，同一レンジビン，同一レー

ダビーム内に存在する目標の分離・測角を行うことが可能である [9],[10]．MUSIC

法の問題点として，到来波のSNRが低い場合，すなわち，目標のRCS(Radar Cross

Section)が小さい場合や目標が遠方にいるような場合，MUSIC法による到来方向

の推定性能は急激に劣化してしまう点が挙げられる [11]．また，到来波の相関が高

い場合，すなわち，それぞれの目標のドップラー周波数が近接している場合やマル

チパス環境下では，MUSIC法による到来方向の推定精度が劣化したり，誤った推定

値を与える．後者の問題点を解決する手段として，Forward/Backward空間移動平

均 (SSP:Spatial Smoothing Preprocessing)を行うことが有効であるが，この場合で

も，SNRの低い目標については到来方向の推定性能の改善には限界がある [12],[69]．

一般にコヒーレント処理レーダの信号処理では，ドップラー周波数の異なる目

標を分離検出する場合や，クラッタ環境下に存在する移動目標を検出する場合に，

受信信号に対してPRIを処理単位としたDFTによるドップラーフィルタバンク処

理が用いられている [14]．ここで，DFTにはコヒーレント積分の効果があり SNR

の向上が期待できる．更に，ドップラーフィルタバンクのフィルタを適切に選択す

ることにより，ドップラーフィルタバンクによる目標の分離が可能となる．一方，

Wiener-Khintchineの関係から，MUSICスペクトルを計算する際に必要となる入力
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信号の相関行列と，入力信号をフーリエ変換して得られる相関行列，すなわち，ク

ロススペクトルは同様の情報量を保持していることが知られている [15]．このため，

DFTによるドップラーフィルタバンク処理の出力であるフーリエ係数を用いて相

関行列を計算し，MUSIC法を適用することにより，到来方向推定が可能と考えら

れる．また，ドップラーフィルタバンクの特定のチャンネルを選択して，選択した

チャンネル出力であるフーリエ係数を用いて相関行列を計算し，MUSIC法を適用

することによって，選択したチャンネル内にドップラー周波数が存在する目標に対

してのみMUSIC法による到来方向推定が可能になると思われる．更に，本論文で

提案する方式を用いることにより，DFTによるコヒーレント積分の効果によってア

ンテナ入力部での到来波の SNRよりもMUSIC法を適用するときに使用する相関

行列での SNRのほうが高くなり，従来のMUSIC法よりも目標の分離・測角性能が

向上することが期待される．

本章では，レーダ信号処理における同一レーダビーム内で，なおかつ，同一レン

ジビン内に存在する複数の移動目標の分離・測角を目的として，MUSIC法の前処

理としてPRIを処理単位としたDFTを用いたドップラーフィルタバンクを適用し

た新しい測角方式を提案している．次に，計算機シミュレーションによって提案方

式の有効性を明らかにしている．まず，無相関目標についてMUSICスペクトルの

例を示し，提案方式を用いることによって，選択したDFTフィルタバンクのチャ

ンネ内にドップラー周波数が存在する目標に対して到来方向推定が可能であること

を示している．次に，到来波の SNRに対する到来方向推定精度をモンテカルロシ

ミュレーションを用いて評価している．この結果，到来波の SNRが低い場合でも

ドップラーフィルタバンクを用いる提案方式では，MUSIC法による目標の分離・測

角性能が向上することを明らかにしている．また，ドップラー周波数が等しい完全

相関目標についても同様の計算機シミュレーションを行い，提案方式の性能を評価

している．この結果，SNRが低い完全相関目標の場合でも，空間移動平均を併用し

た提案方式を用いることによって，従来方式と比較してMUSIC法による目標の分

離・測角性能が向上することを明らかにしている [94]-[96]．
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3.2 複数移動目標の高精度測角方式

DFTフィルタバンクの出力を用いたMUSIC法の測角系統図を図 3.1に示す．各

アンテナから入力された受信信号は，周波数変換，I/Q検波された後，各アンテナ

ごとにDFTによるドップラーフィルタバンクで処理される．更に，特定のチャン

ネルを選択して，選択したフィルタの出力であるフーリエ係数を用いて相関行列を

計算し，MUSIC法を適用することによって目標の分離・測角を行う．以下，フー

リエ係数を用いたMUSIC法について述べ，DFTによるドップラーフィルタバンク

出力を用いたMUSIC法について述べる．

3.2.1 フーリエ係数を用いたMUSIC法

M 素子等間隔リニアアレーに，L個の到来波があったとする．このとき，時刻 t

におけるアレーアンテナの受信信号 x(t)は次式となる．

x(t) = As(t) + n(t)　 (3.1)

x(t) , [x1(t), · · · , xM(t)]T (3.2)

A , [a(θ1), · · · ,a(θL)] (3.3)

a(θl) =

·
1, exp{−j2πf

c
∆d sin(θl)}, · · ·

, exp{−j2πf
c
(M − 1)∆d sin(θl)}

¸T
(3.4)

s(t) , [s1(t), · · · , sL(t)]T (3.5)

n(t) , [n1(t), · · · , nM(t)]T (3.6)

ここで，Aは等間隔リニアアレーアンテナの方向行列，s(t)は到来波の複素振幅，

n(t)は雑音ベクトルである．雑音は平均 0,分散 σ2の白色ガウス雑音とし，雑音ベ

クトルの各要素は互いに無相関であると仮定する．T は転置行列を示す．

x(t), s(t),n(t)のフーリエ変換をそれぞれ，X(ω),S(ω),N (ω) とする．到来波の

方向が時間的に変化しないならば，式 (3.1)はフーリエ変換の線形性から次式のと

おり変形できる．

X(ω) =
1

2π

Z ∞
−∞
x(t)e−jωtdt (3.7)

= AS(ω) +N (ω)
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図 3.1: DFTフィルタバンクの出力を用いたMUSIC法の測角系統図
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周波数領域の信号X(ω)の相関行列RXX を次式で定義する．

RXX = E[X(ω)XH(ω)] (3.8)

= AFAH +
σ2

2π
I

ここで，H は複素共役転置，E[・]はアンサンブル平均，I は単位行列を示す．式

(3.8)は受信信号のクロススペクトルであり，F は次式で与えられる到来波自体の

クロススペクトルを表す．

F =


E[|S1(ω)|2] E[S1(ω)S

∗
2(ω)] · · · E[S1(ω)S

∗
L(ω)]

E[S2(ω)S
∗
1(ω)] E[|S2(ω)|2] · · · E[S2(ω)S

∗
L(ω)]

...
...

. . .
...

E[SL(ω)S
∗
1(ω)] E[SL(ω)S

∗
2(ω)] · · · E[|SL(ω)|2]


(3.9)

ここで，S∗l (ω)は Sl(ω)の複素共役を表す．到来波が互いに無相関であればF は対

角行列となり，そのランクは明らかに Lでフルランクとなる．一方，方向行列A

に関して，到来波の到来方向がすべて異なれば，列ベクトルのランクは Lとなり，

AFAH はランクLの非負定値エルミート行列となる．したがって，相関行列RXX

の固有値を λi(i = 1, 2, · · · ,M)，固有値に対応した固有ベクトルを eiとすると，次

式の関係が成立する．

λ1 ≥ · · · ≥ λL > λL+1 = · · · = λM =
σ2

2π
(3.10)

このとき，固有ベクトル {e1,e2, · · · , eL}, {eL+1, · · · , eM}はそれぞれ信号部分空間

及び雑音部分空間を張る．したがって，MUSICスペクトルPmu(θ)を次式のとおり

定義すると，MUSICスペクトル Pmu(θ)がピークとなる θを探すことにより，到来

方向が推定できる．

Pmu(θ) =
aH(θ)a(θ)

aH(θ)ENE
H
Na(θ)

(3.11)

EN = [eL+1, · · · ,eM ] (3.12)

以上をまとめると，入力信号の時系列データをフーリエ変換して得られるフーリエ

係数を使用して相関行列を作成したとき，この相関行列を固有値分解して信号部分

空間と雑音部分空間を分離してMUSICスペクトルを計算することにより，到来方

向推定が可能になる．
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3.2.2 DFTによるドップラーフィルタバンクの出力を用いた

MUSIC法

通常のレーダにおけるドップラーフィルタバンク処理では，同一レンジのデータ

を送信パルス数分使用してDFTによるドップラーフィルタバンク処理がおこなわ

れる．送信パルス数をNpとし，受信信号x(t)を周波数変換し，I/Q検波して，新た

にドップラーフィルタバンクに入力するデータサンプル列 y(i)を作成したとする．

このとき，DFTフィルタバンクの k番目のフィルタの出力ベクトルY (ωk) は次式

となる．

Y (ωk) =

NpX
i=1

y(i) exp

½
−j2π (k − 1)

Np
(i− 1)

¾
(3.13)

= [Y1(ωk), · · · , Ym(ωk), · · · , YM(ωk)]T

Ym(ω1)はm番目のアンテナの も低い周波数チャンネルの出力を表すフーリエ係

数であり，Ym(ωNp)はm番目のアンテナの も高い周波チャンネルの出力を表す

フーリエ係数である．このとき，式 (3.8)の相関行列は次式のように書き改めるこ

とができる．

RY Y =
1

Np

NpX
k=1

Y (ωk)Y
H(ωk) (3.14)

更に，k番目のフィルタ出力のみを用いたときの相関行列RY Y k は次式となる．

RY Y k = Y (ωk)Y
H(ωk) (3.15)

= AF kA
H +

σ2

2π
I

ここで，

F k =


|S1(ωk)|2 S1(ωk)S

∗
2(ωk) · · · S1(ωk)S

∗
L(ωk)

S2(ωk)S
∗
1(ωk) |S2(ωk)|2 · · · S2(ωk)S

∗
L(ωk)

...
...

. . .
...

SL(ωk)S
∗
1(ωk) SL(ωk)S

∗
2(ωk) · · · |SL(ωk)|2


(3.16)

もし，k番目のフィルタ内にLk 個 (Lk ≤ L)の目標のドップラー周波数が存在する

場合，相関行列 RY Y k の固有値 (λk1, · · · ,λkm, · · · ,λkM) は次式の不等式を満たす
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ことになる．

λk1 ≥ · · · ≥ λLk > λLk+1 = · · · = λkM =
σ2

2π
(3.17)

式 (3.15)の相関行列を固有値分解してMUSICスペクトルを計算することにより，

原理的には選択したフィルタ内にドップラー周波数の存在する目標に対してのみ到

来方向推定が可能になると考えられる．

また，式 (3.14)と式 (3.15)を比較すると，相関行列を計算するときの平均をと

る周波数区間は，式 (3.14)よりも式 (3.15)のほうが狭くなる．もし，到来波のドッ

プラー周波数が選択したフィルタ内に入っているならば，式 (3.14)を用いて計算す

る相関行列よりも，式 (3.15)を用いて計算する相関行列のほうが相関行列に含まれ

ている到来波の平均電力は相対的に大きくなる．一方，雑音については本論文では

白色ガウス雑音を想定しているために，式 (3.14)を用いて計算する相関行列も，式

(3.15)による相関行列も相関行列に含まれる雑音の平均電力は同じになる．ここで，

相関行列に含まれる到来波の平均電力と雑音の平均電力の比を相関行列の SNRと

定義する．もし，到来波のドップラー周波数が，選択したフィルタ内に存在する場

合には，式 (3.14)を用いて相関行列を計算する場合よりも，式 (3.15)を用いて相関

行列を計算する場合のほうが相関行列の SNRは高くなると言える．更に，式 (3.14)

を用いて計算する相関行列の SNRは，アンテナ入力部での到来波の SNRに等しく

なる．つまり，本提案方式を用いることによって，DFTによるコヒーレント積分の

効果から，アンテナ入力部における到来波の SNRよりも，MUSIC法を適用すると

きに使用する相関行列の SNRのほうが高くなり，アンテナ入力部における到来波

の SNRが低い場合でも，提案方式を用いることによって，目標の分離・測角性能

が向上すると考えられる．

3.3 計算機シミュレーション

本節では計算機シミュレーションにより，提案方式による同一レンジビン，同一

レーダビーム内に存在する 2目標の分離・測角性能の定量的評価を行う．
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表 3.1: レーダパラメータ

送信周波数 8.9 GHz

PRI 200 µs

アレーアンテナの配列形式 一次元等間隔リニアアレー

アレー素子数 M = 10

アンテナ間隔 0.5波長

ドップラーフィルタバンク 32パルスDFT

表 3.2: 目標諸元 (非相関目標)

目標番号 ドップラー周波数 [Hz] 到来方向 [deg] チャンネル番号

Target 1 fd1 =2500 −2 17

Target 2 fd2 =2813 2 19

3.3.1 無相関目標の分離・測角特性

ここでは，2目標の分離・測角性能を比較するため，ドップラー周波数が異なる

フィルタ内に存在する無相関目標 (相関値=0)について，MUSICスペクトルを計算

して，従来方式と提案方式の分離・測角性能の比較を行う．シミュレーションで使

用するレーダのパラメータを表 3.1に示す．送信周波数等は文献 [82]で紹介されて

いる精密計測用レーダの値を参考にして設定している．また，アレーアンテナ配列

については前記の精密計測用レーダでは大開口等価 8チャンネル円形配列アレーア

ンテナが採用されているが，円形配列アレーでは空間移動平均法が直接適用できな

いため，本シミュレーションでは一次元等間隔リニアアレーを採用し，方位方向に

ついて到来方向推定を行うこととした．通常のパルスドップラーレーダではドップ

ラーフィルタバンク処理について 8 ∼ 32パルス程度のパルス数を必要とするが，本

シミュレーションでは 32パルスドップラー処理を行った．この際，バンクのサイド

ローブを低減することを目的として，一例として，30dBのテイラーウェイトを重

み関数として導入した [97]．目標の SNRはすべてのアンテナ入力部で 20dBとした．

表 3.1に示すパラメータを使用した場合のアレーアンテナのビーム幅は約 10.2◦とな

る [32]．そこで，目標の到来方向はTarget 1,Target 2が同一ビーム内に入るように

それぞれ−2◦，2◦とした．目標のドップラー周波数 fd1，fd2は，ドップラーフィル
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図 3.2: ドップラーフィルタバンクの周波数特性と目標のドップラー周波

数の関係

タバンクのチャンネル#17，チャンネル#19の中央に存在するように fd1 = 2500Hz，

fd2 = 2813Hzと設定した．

このときの，DFTによるドップラーフィルタバンクの周波数特性と，Target 1,Tar-

get 2のドップラー周波数の関係をチャンネル#14 ∼ チャンネル#20について，周

波数 2000∼3000Hzの範囲で図 3.2に示す．

次に，Target 1のドップラー周波数が存在するチャンネル#17のフーリエ係数

を使用した場合，及び Target 2のドップラー周波数が存在するチャンネル#19の

フーリエ係数を使用した場合についてそれぞれMUSICスペクトルPmu(θ)を計算し

た．目標のドップラー周波数はレーダの送信周波数と比較して十分に小さいものと

見なし，レーダエコーは狭帯域信号として扱うこととした．MUSICスペクトルは

−5◦ ∼ 5◦の角度範囲で計算した．比較のため，DFTフィルタバンクを用いない時

系列データを直接用いた場合についてもMUSICスペクトルを計算した．従来方式

におけるスナップショット数については，考慮するコヒーレント処理レーダの一つ

の CPI(Coherent Processing Interval)内におけるパルス繰り返し数である 32とし
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た．提案方式，従来方式ともに，MUSICスペクトルを計算する際に必要となる到

来波数については，目標数と等しい値として 2とした．また，レーダ信号処理の場

合，強い相関を持つ目標が到来する場合があると考えられるため，サブアレー素子

数を 5として Forward/Backward空間移動平均を適用した [89]．更に，空間移動平

均を行わない場合とも比較するためMUSICスペクトルをそれぞれ計算した．

提案方式であるフーリエ係数を使用して相関行列を計算した場合のMUSICスペ

クトルの例を図 3.3に示す．従来方式であるDFTフィルタバンクを適用せず，時系

列データを直接用いた場合のMUSICスペクトルの例を図 3.4に示す．図 3.3及び図

3.4より，従来方式ではTarget 1,Target 2それぞれの方向でMUSICのスペクトルが

極大となっているのに対して，提案方式ではTarget 1のドップラー周波数が存在す

るチャンネル#17のフーリエ係数を使用することにより，−2◦付近でのみMUSIC

スペクトルが極大となっている．また，Target 2のドップラー周波数が存在するチャ

ンネル#19のフーリエ係数を使用することによって，2◦付近でのみMUSICスペク

トルが極大となっている．よって，提案方式では，ドップラーフィルタバンクのチャ

ンネルを選択して相関行列を計算し，MUSIC法を適用することによって，選択し

たフィルタ内にドップラー周波数が存在する目標の方向にのみMUSICスペクトル

が極大となり，到来方向推定ができていることがわかる．また，MUSICスペクト

ルの強度は，従来方式よりも提案方式のほうが高くなっていることがわかる．これ

は，提案方式を用いることで，DFTによるコヒーレント積分の効果によって，従来

方式と比較して相関行列に含まれる到来波の平均電力が大きくなり，MUSIC法を

適用する際に使用する相関行列の SNRが高くなるためと考えられる．更に，空間

移動平均を行わない場合と比較して，空間移動平均を行った場合にはMUSICスペ

クトルの強度が高くなっていることがわかる．これは，空間移動平均を行う際に，

全体のアレーから同じ配列を持つサブアレーを複数個取り出し，サブアレーの相関

行列を足し合わせる計算を行っているためと考えられる．つまり，各サブアレーの

相関行列を足し合わせる際に，サブアレーの相関行列に含まれている到来波の平均

エネルギーは足し合わされるのに対して，雑音については，本論文では互いに独立

な平均 0の白色ガウス雑音を仮定しているために，各サブアレーの相関行列を足し

合わせても雑音のエネルギーは増加しないことになる．この結果，空間移動平均を

行わない場合と比較して，空間移動平均を行った場合のほうがMUSIC法を適用す

る相関行列の SNRは高くなる．

本シミュレーションによって明らかになったことは，空間移動平均によってアレー
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図 3.3: 提案方式による無相関目標のMUSICスペクトルの例
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図 3.4: 従来方式による無相関目標のMUSICスペクトルの例

の実効的な開口長は減少するものの，空間移動平均を行った場合のほうが相関行列

の SNRは高くなり，MUSICスペクトルの集中度が高くなることである．

次に表 3.2に示す目標諸元について，各目標の SNRを−10 ∼ 30dBの間で変化

させて，提案方式及び従来方式を用いてMUSICスペクトルを計算し，モンテカル

ロシミュレーションを用いて分離成功確率と推定誤差を評価した．MUSICスペク

トルを計算する際には空間移動平均を行い相関抑圧を図った．試行回数は 100回と

した．成功確率としては次のように定義する．従来方式の場合は，−5◦ ∼ 5◦の角

度範囲でMUSICスペクトルが極大となる角度が 2個存在する場合を成功とし，提

案方式の場合はドップラーフィルタバンクでドップラー周波数が分離されなければ

ならないため，−5◦ ∼ 5◦の角度範囲でMUSICスペクトルが極大値をとる角度が 1

個だけ存在する場合を成功とした．このときの分離成功確率を図 3.5に示す．図 3.5

より，従来方式では，到来波の SNRが 15dBより小さくなると分離成功確率が 0.5

を下まわり，さらに SNRが −2.5dB以下となると成功確率が 0となり目標の分離

が不可能なことがわかる．一方，提案方式の場合，到来波の SNRを変化させても

MUSICスペクトルが極大となる角度は 1個しか存在せず，ドップラーフィルタバ

ンクによってドップラー分離が行われていると判断できる．
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図 3.5: 無相関目標に対する分離成功確率

次に推定誤差を評価する．ここで，提案方式ではTarget 1のドップラーが存在す

るチャンネル#17を選択しているため，Target 1に対する到来方向推定結果につい

て誤差を求める．分離成功確率が 0.5を越える場合について，Target 1に対する到

来方向推定値の平均を図 3.6に示す．図中のエラーバーの長さは到来方向推定値の

標準偏差に対応している．図 3.6の結果から，提案法，従来法ともに SNRを変化さ

せた場合でも到来方向推定結果の平均値はほぼTarget 1の真の到来方向である−2◦
に分布している．一方，標準偏差は SNRが低下するにつれて大きくなっている．以

上のことからMUSIC法による到来方向推定の誤差は，バイアス誤差よりもランダ

ム誤差が支配的であると言える．
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(a) 提案法

(b) 従来法

図 3.6: Target 1の到来方向推定値の平均と標準偏差
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以降のシミュレーションでは到来方向推定精度を評価する指標として，次式で示

すRMSE(Root Mean Square Error)を用いて評価することとした．

RMSE =

vuut 1

Ns

NsX
ns=1

∆θ2 (3.18)

∆θ =
¯̄̄
θ̂1(ns) − θ1

¯̄̄
(3.19)

ここで，Ns，θ̂1(ns)，θ1はそれぞれ，分離が成功した試行回数，分離が成功した試行

のうち ns 番目の Target 1の到来方向推定値，Target 1の真の到来方向を示す．比

較のため，従来方式についても式 (3.18),(3.19) を用いてTarget 1の到来方向の推定

誤差を計算した．分離成功確率が 0.5を越える場合について，RMSEを計算した結

果を図 3.7に示す．

図 3.7より，推定誤差についても SNR=30dBのときのRMSEは従来方式が 0.19◦

に対して，提案方式のRMSEは 0.01◦と小さくなっている．また，SNR=−10dBの

場合においても，空間移動平均を併用した提案方式では 0.75◦となっている．これ

は，提案方式ではDFTによるコヒーレント積分の効果によって，相関行列に含ま

れる到来波の平均電力が従来方式と比較して大きくなるため，MUSIC法を適用す

る際に使用する相関行列の SNRが高くなったためと考えられる．

以上の結果から，ドップラー周波数がドップラーフィルタバンクの異なるチャン

ネル内に存在する無相関目標の場合，提案方式を用いることによって，選択したチャ

ンネル内にドップラー周波数が存在する目標に対してのみ到来方向推定が可能にな

ることを確認した．更に，到来波の SNRが高い場合はもちろんのこと，到来波の

SNRが−10dBと低い場合でも，空間移動平均を併用した本提案方式を用いること

によって，従来方式と比較してMUSIC法による目標の分離・測角性能が向上する

ことを確認した．
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図 3.7: 無相関目標に対する推定誤差
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3.3.2 完全相関目標の分離・測角特性

表 3.3: 目標諸元 (完全相関目標)

目標番号 ドップラー周波数 [Hz] 到来方向 [deg] チャンネル番号

Target 3 fd3 =2500 −2 17

Target 4 fd4 =2500 2 17

ここでは，2目標の分離・測角性能を比較するため，ドップラー周波数の等しい

完全相関目標 (相関値=1)についてMUSICスペクトルを計算し，従来方式と提案方

式の分離・測角性能の比較を行う．更に，相関抑圧のための空間移動平均を併用し

た場合と，空間移動平均を併用しない場合についても分離・測角性能の比較を行う．

完全相関目標として表 3.3に示す目標諸元に対してMUSICスペクトルを計算した．

到来波の SNRはアンテナ入力部で 20dBとした．空間移動平均方法ではサブアレイ

素子数を 5としてForward/Backward空間移動平均を行った．提案方式，従来方式

ともにMUSICスペクトルを計算する際に必要となる到来波数については，目標数

と等しい値である 2とした．このときのMUSICスペクトルの例を図 3.8に示す．

図 3.8より，提案方式も，従来方式も空間移動平均を併用しない場合はMUSIC

スペクトルが極大となる角度が 1個しかなく，2目標の分離・測角に失敗している

ことがわかる．また，空間移動平均を併用する場合には，従来方式でも提案方式で

もMUSICスペクトルが極大となる角度は 2個存在しており，2目標の分離・測角に

成功していることがわかる．しかし，MUSICスペクトルのピークの鋭さを比較す

ると提案方式の方が推定誤差は小さいとともに，MUSICスペクトルの幅が小さく

なっている．

次に表 3.3に示す目標諸元について，各目標の SNRを−10 ∼ 30dBまで変化させ

て分離成功確率と推定誤差をモンテカルロシミュレーションを用いて調べた．Target

3，Target 4は同一のフィルタ内にドップラー周波数が存在するため，成功確率と

しては従来方式，提案方式ともに−5◦ ∼ 5◦の角度範囲でMUSICスペクトルが極

大となる角度が 2個存在する場合を成功とした．

このときの分離成功確率を図 3.9に示す．図 3.9より，空間移動平均を併用しな

い場合には，従来方式，提案方式ともに成功確率は 0.08以下であり分離・測角に

失敗している．これは，よく知られているように，到来波が完全相関であるために
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図 3.8: 完全相関目標のMUSICスペクトル

MUSIC法を適用する際に使用する相関行列にランク落ちが生じてしまい，固有値

分解によって信号部分空間と雑音部分空間が分離できないためである．また，空間

移動平均を併用した場合の分離成功確率は，従来方式では SNR=30dB のとき 0.99，

提案方式では SNR=15dB以上で 1.00となっている．また，空間移動平均を併用し

た従来法では SNRが 15dBを下まわると分離成功確率が 0.5を下まわるのに対して，

提案法ではSNRが 2.5dBを下まわらないと分離成功確率が 0.5より小さくならない．

次に，分離成功確率が 0.5以上の場合の推定誤差を図 3.10に示す．ここでTarget 3，

Target 4のドップラー周波数及び SNRはそれぞれ等しいため，分離が成功したと

きのTarget 3，Target 4の到来方向の推定誤差を式 (3.18)における∆θを次式で定
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義してRMSEを求めている．

∆θ =

vuut³
θ̂3(ns) − θ3

´2
+
³
θ̂4(ns) − θ4

´2
2

(3.20)

図 3.10より，SNR=30dBのときのRMSEは従来方式が 0.39◦に対して，提案方式

は 0.06◦と極めて小さくなっている．また，SNR=2.5dBのときには従来方式では

分離・測角が不可能であるのに対して，提案方式のRMSEは 0.67◦となり目標の分

離・測角が正確に行われていることが分かる．これは非相関目標の場合と同様に，

完全相関目標の場合でも従来方式と比較して提案方式を用いることでDFTによる

コヒーレント積分の効果によって相関行列の SNRが高くなったためと考えられる．

以上の結果から，SNRが低い完全相関目標の場合でも，空間移動平均を併用した

提案方式を用いることによって，従来方式と比較してMUSIC法による目標の分離・

測角性能が向上することを確認した．本研究ではドップラー周波数がフィルタバン

クの中央に存在する場合について測角性能を評価した．ドップラー周波数がフィル

タバンクの中央からずれた場合には SNRの改善効果は 大で 2dB程度低減する恐

れがある．しかし，フィルタバンク処理を用いない場合と比較すると SNRの改善

効果はあり，到来方向推定精度は向上するものと考える．
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図 3.9: 完全相関目標に対する分離成功確率

図 3.10: 完全相関目標に対する推定誤差
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3.4 まとめ

本章では，同一レーダビーム内で，なおかつ，同一レンジビン内に存在する複数

の移動目標の分離・測角を目的とし，MUSIC法の前処理に DFTを用いたドップ

ラーフィルタバンクを適用した新しい測角方式を提案した．ここで使用したDFT

フィルタバンクはPRIを処理単位としている．すなわち，目標に対して複数のパル

スを送信し，目標が存在するレンジのデータを送信パルス分使用してDFTを行う

システムである．次に，計算機シミュレーションによって提案方式の有効性を明ら

かにした．まず，無相関目標についてMUSICスペクトルの例を示し，提案方式を

用いることによって，選択したDFTフィルタバンクのチャンネ内にドップラー周波

数が存在する目標に対して到来方向推定が可能であることを示した．次に，到来波

の SNRに対する到来方向推定精度をモンテカルロシミュレーションを用いて評価

した．この結果，到来波の SNRが低い場合でもドップラーフィルタバンクを用いる

提案方式では，MUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを明らかに

した．また，ドップラ周波数が等しい完全相関目標についても同様の計算機シミュ

レーションを行い，提案方式の性能を評価した．この結果，SNRが低い完全相関目

標の場合でも空間移動平均を併用した提案方式を用いることによって，従来方式と

比較してMUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを明らかにした．
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第4章 クラッタ環境下に存在する移動

目標の高精度測角

4.1 本章の概要

フェーズドアレーを用いた多機能レーダが広く利用されるようになっている [4]．

これらの多機能レーダでは，1台のレーダで同時に複数の目標を捜索し，追随するこ

とが可能になっている．そして，これらの機能を実現するためには，ビームマネー

ジメントの効率化と，高精度な目標の位置推定が課題となっている．更に，通常の

レーダでは，受信信号の中からクラッタと呼ばれる不要なレーダエコーを取り除き，

所望の移動目標のレーダエコーのみを取り出す必要がある [1]．また，海面や地面等

によって生じる不要なレーダエコーは，所望の移動目標のレーダエコーよりも強力

な場合が多く，こうしたクラッタをいかにして取り除くかがレーダ信号処理の課題

の 1つとなっている [98]．

多機能レーダでは，目標の方位を測定する方式としてはモノパルス測角方式がよ

く用いられている．しかし，複数の目標が同一のレーダビーム，同一のレンジビン

に存在する場合，モノパルス測角ではそれぞれの目標の方位を正確に測定すること

は困難である．近年では，MUSIC法のような固有空間解析を利用した到来波のパ

ラメータ推定法をレーダの測角に利用する研究が行われている [9],[10]．

レーダ信号処理において，MUSIC法を利用して目標の到来方向推定を行う場合，

以下の問題点が生じる．クラッタが存在する環境では，クラッタのレーダエコーと

目標からのレーダエコーの間に高い相関性があるため，MUSIC法による到来方向

推定を行った場合，推定精度が低下する問題がある．また，目標のレーダ反射断面

積が小さかったり，目標が遠方にいる場合，目標の SNRが低くなりMUSIC法によ

る推定性能は低下する．これらの問題を解決するため，第 3章で述べたようにDFT

に基づいたドップラーフィルタバンクの出力にMUSIC法を適用する方式が提案さ

れている [96]．一般に，レーダ信号処理では受信信号の中からクラッタ成分を取り
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除くためにドップラーフィルタバンクが使用されるが，受信信号がドップラーフィ

ルタバンクを通過することによって，ノイズの周波数帯域が狭くなり，その結果，

信号の SNRが高くなる効果がある．このため，MUSIC法の前処理としてDFTを

適用することによって測角精度は向上する．

前述のように，DFTフィルタバンクとMUSIC法の組み合わせは測角精度向上の

観点からは有効であるが，一方で，レーダビームマネージメントの効率化の観点か

らは問題を持っている．なぜなら，DFTフィルタバンクは PRIを処理単位として

いるため，DFTフィルタバンクの処理を行うためには複数のパルスが必要になるた

めである．通常のパルスドップラーレーダでは 8 ∼ 32パルス程度のパルス数が必

要であり，パルス数が増加するにつれてレーダビームマネージメントの効率性は低

下し問題となる．更に，目標のドップラー周波数が PRFよりも高い場合には，エ

リアジングによってクラッタのドップラー周波数と目標のドップラー周波数がドッ

プラーフィルタバンクの同じチャンネル内に入ってしまい，フィルタバンクによっ

てクラッタが除去出来ない問題が生じてしまう場合もある．このようなレーダビー

ムマネージメントの効率化とエリアジング問題は 1パルス分のデータを利用してレ

ンジサンプリング周期を処理の単位としてフィルタバンク等を適用することによっ

て解決可能である．このような発想に基づく手法の提案が本章の目的である．

通常，MUSIC法による到来方向推定の精度は，到来波の SNRと相関行列を計算

する際のスナップショット数に依存していることが知られている [11]．したがって，

MUSIC法の前処理として用いるフィルタバンクには周波数分解能と時間分解能の

両方が必要になる．時間周波数解析の手法としては STFTがよく知られているが，

STFTの場合，周波数分解能と時間分解能は解析に使用する窓の幅によってそれぞ

れ固定の分解能を持つことになる．STFTフィルタバンクに対して，ウェーブレッ

ト変換に基づいたフィルタバンクの 1つであるオクターブバンドフィルタバンクを，

レーダ信号処理やアレー信号処理に利用する研究が近年行われている [48],[99]．オ

クターブバンドフィルタバンクの通過帯域幅は，各フィルタバンクの中心周波数に

比例することから，オクターブバンドフィルタバンクは対数周波数軸上で等間隔に

バンクが形成される特徴を持っている [92]．また，オクターブバンドフィルタバンク

の周波数分解能は低い周波数で高い周波数分解能を持っており，比較的高い周波数

で高い時間分解能を持っている．こうした，オクターブバンドフィルタバンクの時間

周波数分解能の特長は，周波数の低い領域に存在するクラッタを取り除き，レーダ

の送信パルス幅よりも短いドップラー周期を持つ移動目標を検出する手段として有
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効であり，パルス幅の長いレーダで高速移動目標を検出する手法として有効である．

更に，オクターブバンドフィルタバンクを構成するFIRフィルタとして直交ウェー

ブレットを利用すると，フィルタバンク処理の演算量が低減できる [100],[101]．

そこで，本章ではクラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角と，処理に必

要なパルス数の低減を目的として，レンジサンプリング周期によってサンプリング

された 1レーダパルス分のデータを利用して，MUSIC法の前処理としてオクターブ

バンドフィルタバンクとレンジ選択器による信号区間選択処理を適用した新しい測

角方式を提案している [102],[103]．さらに，MUSIC法の前処理としてオクターブバ

ンドフィルタバンクを用いる提案法と，STFTフィルタバンクを利用した場合の比

較を行っている．そして，計算機シミュレーションによって，目標のレーダエコーと

クラッタのレーダエコーが時間軸上で重ならない場合には，オクターブバンドフィ

ルタバンクを用いる提案法と，STFTを用いる手法はほぼ同程度の推定精度を有す

ることを明らかにしている．また，目標のレーダエコーとクラッタからのレーダエ

コーが時間軸上で重なる場合で，クラッタの電力が大きい場合，提案法は STFTを

用いる手法と比較して到来方向推定精度が低下する場合があることを示している．

しかし，オクターブバンドフィルタバンクは，STFTフィルタバンクと比較して演

算量で点で有利である利点を明らかにする [104]．

4.2 クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角

方式

図 4.1に提案する測角方式の系統図を示す．受信信号は，周波数変換された後，

I/Q検波器で検波される．次に，オクターブバンドフィルタバンクを通過させた後，

移動目標のドップラー周波数が存在するフィルタバンクのチャンネルを選択し，レ

ンジ選択器に信号を送る．レンジ選択器では，移動目標が存在する時間区間のみを

切り出す．そして，切り出された時間区間のデータを利用して相関行列を計算する．

後に，MUSICスペクトルを計算し，移動目標の方向を推定する．本提案方式の

重要な特長として，レンジサンプリング周期によってサンプリングされた 1レーダ

パルス分のデータを利用して，上記の処理を行う点にある．
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図 4.1: オクターブバンドフィルタバンクの出力を利用したMUSIC法に

よる測角方式の系統図
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4.2.1 信号モデル

クラッタ環境下に存在する L個の移動目標から反射された信号が，M 素子の等

間隔リニアアレーに入射したとする．クラッタ信号を含むサンプリングされた受信

信号ベクトル x(i) は次式で示される．

x(i) = As(i) + c(i) + n(i) (4.1)

ここに，

x(i) , [x1(i), · · · , xm(i), · · · , xM(i)]T (4.2)

A , [a(θ1), · · · ,a(θl), · · · ,a(θL)] (4.3)

s(i) , [s1(i), · · · , sl(i), · · · , sL(i)]T (4.4)

c(i) , [c1(i), · · · , cm(i), · · · , cM(i)]T (4.5)

n(i) , [n1(i), · · · , nm(i), · · · , nM(i)]T (4.6)

i = 0, · · · , (Is − 1)

ここで，xm(i), cm(i), nm(i)はm番目の素子における，受信信号，受信されたクラッ

タ成分及び雑音成分をそれぞれ示している．雑音は平均 0，分散 σ2 の白色ガウス

雑音を仮定する．また，a(θl) と sl(i) はそれぞれ l番目の到来波のステアリングベ

クトルと複素振幅波形を示している．上付き添え字の T は転置を表している．各ア

レー素子で観測されたデータ数を Isとする．Isは各アレー素子におけるレンジデー

タの数に対応している．なお，本章での受信信号ベクトルx(i)は I/Q検波後の離散

時間信号として与えることとし，第 3章での記述とは異なっている．

4.2.2 オクターブバンドフィルタバンク

オクターブバンドフィルタバンクは 2.3.4節で述べたとおり，ローパスフィルタ，

ハイパスフィルタ及びダウンサンプラーから構成されている．図 2.13に示すオク

ターブバンドフィルタバンクにおいて，直流周波数 (0Hz)付近にドップラー周波数

が存在するクラッタ信号はオクターブバンドフィルタバンクのチャンネル#0 から

出力され，移動目標の信号は他のチャンネルから出力されることになる．こうして，

クラッタ信号はフィルタバンクのチャンネル#k(k 6= 0)の出力から除去されること
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になる．各アレー素子のチャンネル #kの出力は次式で表すことができる．

W k(ik)

= AWsk(ik) +Wck(ik) +Wnk(ik) (4.7)

= [W1,k(ik), · · · ,Wm,k(ik), · · · ,WM,k(ik)]
T

ik = 0, · · · , (Ik − 1)

ここで，W k,Wsk,Wck,Wnkはそれぞれフィルタバンクのチャンネル#kの受信信

号，目標の信号，クラッタ及びノイズの出力を示している．そして，オクターブバ

ンドフィルタバンク内でダウンサンプリングを行うため，フィルタバンクへの入力

サンプル数 Is と，チャンネル#kの出力サンプル数 Ik の間には次式の関係が成立

する．

Ik =

(
2(Ks−K+k−1) k = 1, · · · ,K
2(Ks−K) k = 0

(4.8)

Ks = log2 Is (4.9)

実信号をオクターブバンドフィルタバンクに入力した場合の実数乗算回数 µr と

実数加算回数 αr は，文献 [100]において導出されている．この結果から，複素信号

をオクターブバンドフィルタバンクに入力した場合の µr とαr は次式によって容易

に算出される．

µr = 4IsNtap(1− 2−K) (4.10)

αr = 4Is(Ntap − 1)(1− 2−K) (4.11)

また，オクターブバンドフィルタバンクはラティス構造を用いることによって，直

接構造を用いた場合と比較して，少ない演算量で実現可能であると言われている

[101],[105]．複素信号に対するラティス構造を用いた場合のオクターブバンドフィ

ルタバンクの演算量は次式で与えられる．

µr = 3IsNtap(1− 2−K) (4.12)

αr = 3IsNtap(1− 2−K) (4.13)

比較のため，表 4.1に示す 3つのFFTの手法を用いた場合の，STFTフィルタバ

ンクの演算量 µr と αr をそれぞれ示す [106].
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表 4.1: FFTにおける複素乗算の実施法

FFT 1 FFTにおける 1回の複素乗算を 4回の実数乗算と 2回の

実数加算によって実施する.

FFT 2 FFTにおける 1回の複素乗算を 3回の実数乗算と 3回の

実数加算によって実施する.

FFT 3 FFTにおける複素乗算のうち，±1及び±j(= √−1)に
関する複素乗算を除外し，1回の複素乗算を 3回の実数

乗算と 3回の実数加算によって実施する.

Nw-点 FFTの複素乗算回数 µcと複素加算回数 αc はそれぞれ次式で与えられる．

µc =
Nw
2
log2Nw (4.14)

αc = Nw log2Nw (4.15)

STFTフィルタバンクへ入力される複素信号のデータ数を Is，デシメーションファ

クタをNdとしたとき，FFT 1の手法を用いた STFTフィルタバンクの実数乗算回

数 µr と実数加算回数 αr はそれぞれ次式で与えられる．

µr = 2
Is
Nd
Nw log2Nw (4.16)

αr = 3
Is
Nd
Nw log2Nw (4.17)

同様に，FFT 2の手法を用いた場合の µr と αr は次式となる．

µr =
3

2

Is
Nd
Nw log2Nw (4.18)

αr =
7

2

Is
Nd
Nw log2Nw (4.19)

FFT 3の手法では， ±1及び±j(= √−1)に関する複素乗算は演算回数から除外さ

れるため，Nw-点 FFTの複素乗算回数は次式で与えられることになる．

µc =
Nw
2
(−3 + log2Nw) + 2 (4.20)

そして，このときの STFTフィルタバンクの演算回数 µr 及びαr はそれぞれ，次式

となる．

µr =
Is
Nd

½
3

2
Nw(−3 + log2Nw) + 6

¾
(4.21)

αr =
Is
Nd

½
1

2
Nw(−9 + 7 log2Nw) + 6

¾
(4.22)
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4.2.3 レンジ選択器

図 4.2: レンジ選択器の構成

レンジ選択器は所望の目標が存在する時間区間を選択するためのものであり，そ

の構成を図 4.2に示す．フィルタバンクから出力された信号は，まず，振幅検波され

る．次に，振幅検波した信号と参照信号を相関器に入力する．ここで，参照信号とし

ては送信パルス幅に対応したパルス幅を持つ矩形波を使用する．雑音を考慮しなけ

れば，検波後の受信波形も参照信号の波形も矩形波であるから，相関器の出力波形

は三角波となる．更に，相関器の出力が も大きくなる時間は所望の目標から反射

されたレーダエコーの中心と一致することになる．そして，すべてのゲートスイッ

チは，相関器の出力がピークとなる時間を中心として，送信パルス幅に対応した時

間区間だけ連続的に閉じることになる．こうして，各アレー素子において ik = ik0

から ik = ik0 + (Igk − 1)のデータがレンジ選択器から出力されることになる．ここ

で，Igkはフィルタバンクのチャンネル#kにおける，送信パルス幅に対応したサン

プル数を示している．また，サンプル ik = ik0 + (Igk − 1)/2 は相関器の出力が 大

となるサンプルに対応している．
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4.2.4 オクターブバンドフィルタバンクの出力を用いた

MUSIC法

レンジ選択器から出力されたデータを利用することによって，相関行列RWWk(k 6=
0)は次式で計算される．

RWWk = E[W k(ik)W
H
k (ik)] (4.23)

' 1

Igk

ik0+Igk−1X
ik=ik0

£
W k(ik)W

H
k (ik)

¤
(4.24)

' ASkA
H + σ2kI (4.25)

ここで，E[·]は期待値を示し，添え字Hは複素共役転置を示している．また，σ2kは

雑音のみがフィルタバンクに入力されたときのチャンネル#kの出力の分散を示し

ている．式 (4.25)のSk は波源の相関行列であり，次式によって定義される．

Sk ,
1

Igk

ik0+Igk−1X
ik=ik0

£
Wsk(ik)W

H
sk(ik)

¤
(4.26)

なお，式 (4.25)を導出する際には，クラッタ成分は受信信号から除去されていると

仮定している．なぜならば，クラッタ成分はフィルタバンクのチャンネル#0から

出力されるのに対して，移動目標の信号成分はチャンネル#0以外から出力される

ことになり，移動目標の信号成分が存在するチャンネルを選択することにより，理

論上，クラッタ成分は除去されることになるためである．更に，クラッタ信号と移

動目標の信号が時間軸上で重なりが無い場合，フィルタバンクとレンジ選択器を組

み合わせることによって，クラッタ成分を完全に除去できることになる．

次に，チャンネル #k の帯域にそのドップラー周波数が存在している目標数を

Lk(Lk ≤ L)と仮定すると，相関行列 RWWk の固有値 (λk1, · · · ,λkm, · · · ,λkM) は
次式の不等式を満たす．

λk1 ≥ · · · ≥ λLk > λLk+1 = · · · = λkM = σ2k (4.27)

ここで λkmはRWWk のm番目の固有値である．m番目の固有値 λkmに対応した固

有ベクトルを ekmとすると，雑音部分空間は固有ベクトル [eLk+1, · · · ,ekM ]によっ

て張られることになる．また，ステアリングベクトルによって張られる空間は，雑

音部分空間に直交し，信号部分空間と呼ばれている．したがって，式 (4.28)によっ
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て示されるMUSICスペクトル Pmu(θ) のピークを見つけることによって，移動目

標の方向を推定することができる．

Pmu(θ) =
aH(θ)a(θ)

aH(θ)ENkE
H
Nka(θ)

(4.28)

ENk = [eLk+1, · · · ,ekM ] (4.29)

4.3 計算機シミュレーション

表 4.2: レーダパラメータ

送信周波数 8.9 GHz

パルス幅 204.8

アレーアンテナの配列形式 一次元等間隔リニアアレー

アレー素子数 M = 10

アンテナ間隔 0.5波長

観測データ数 Is = 2048

オクターブバンドフィルタバンクの分解レベル K = 7

提案法の到来方向推定性能を調べるため，計算機シミュレーションを行った．特

に，MUSIC法の前処理としてSTFTフィルタバンクを利用した場合とオクターブバ

ンドフィルタバンクを利用した場合の演算量及び到来方向推定性能の比較を行った．

表 4.2に本シミュレーションで使用するレーダのパラメータを示す．文献 [48]で

報告されているように，レンジサンプリング周期を処理単位としてフィルタバンク

処理を行う場合，ドップラーの周期がパルス幅よりも長くなるとドップラー周波数

の推定が困難になる．そこで，本シミュレーションではパルス繰り返し周期とパル

ス幅の比であるデューティ比が 10%のレーダを想定し，移動目標としてパルス幅よ

り短いドップラー周期を持つ目標を想定した．表 4.2に示すパルス幅はレンジサン

プリング間隔で正規化されている．また，表 4.2に示すパラメータを使用した場合

のアレーアンテナのビーム幅は約 10.2◦となる [32]．シミュレーションの簡素化の

ため，レーダエコーの波形はドップラー周波数に対応した周波数の正弦波で変調さ

れた方形波になると想定した．また，目標のドップラー周波数はレーダの送信周波

数と比較して十分に小さいものと見なし，レーダエコーは狭帯域信号として扱うこ
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ととした．クラッタ信号については複数の点波源によって生成される固定クラッタ

を仮定した [107]．このとき，各点波源の電力は等しく，クラッタの合計電力を Pc

で表し，クラッタ対雑音比 (CNR : Clutter-to-Noise Ratio)を次式で定義する．

CNR =
Pc
σ2

(4.30)

ここで，σ2は雑音の分散を示している．各点波源は，アレーアンテナのビーム幅内

に一様に分布していると仮定する．更に，クラッタ信号の遅延時間は，τcと τc+Tw/2

の間に一様に分布していると仮定する．ここで，τcとTwはクラッタの遅延パラメー

タとレーダの送信パルス幅をそれぞれ示している．オクターブバンドフィルタバン

クの分解レベルKは，移動目標のドップラー周波数と固定クラッタの周波数成分が

それぞれ異なるチャンネルに出力されるように設定した．

4.3.1 フィルタバンク

図 4.3 (a), (b)に本シミュレーションで使用したオクターブバンドフィルタバン

クの周波数特性を対数周波数軸に対して示す．ここで，周波数はレンジサンプリン

グ周波数で正規化している．オクターブバンドフィルタバンクを構成するFIRフィ

ルタとしては，次数の低いウェーブレットとして Haarウェーブレット (Ntap = 2)

とDaubechiesウェーブレット (Ntap = 4) をそれぞれ使用することにする. また，図

4.4に STFTフィルタバンクの周波数特性を線形周波数軸で 0から 0.05の範囲で示

す．STFTフィルタバンクにおいても，移動目標のドップラー周波数と固定クラッ

タの周波数成分がそれぞれ異なるチャンネルに出力されるように STFTの窓幅Nw

は 256とした. 図 4.3に示すように，オクターブバンドフィルタバンクの通過帯域

幅はバンクの中心周波数に比例しており，対数周波数軸上で等間隔にバンクが形成

されている．また，図 4.4に示すように，STFTフィルタバンクの周波数分解能は

バンクの中心周波数に依存せず一定であることがわかる．

次に，式 (4.10)∼(4.22)を利用して計算したオクターブバンドフィルタバンクと，

FFTに基づく STFTフィルタバンクの 1送信パルス当たりの実数乗算回数 µr と実

数加算回数αrを表 4.3に示す. ここで，STFTフィルタバンクのデシメーションファ

クタNdは 128とした. このとき，次数 4のDaubechiesウェーブレットを用いた直

接実現によるオクターブバンドフィルタバンクに必要な実数乗算回数は，FFT 3の

手法を用いた STFTフィルタバンクに必要な実数乗算回数とほぼ等しくなる．一



第 4章 クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角 80

(a) Haar (Ntap = 2)

(b) Daubechies (Ntap = 4)

図 4.3: オクターブバンドフィルタバンクの周波数特性
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図 4.4: STFTフィルタバンクの周波数特性 (Nw = 256)

方，オクターブバンドフィルタバンクの実数加算回数は STFTフィルタバンクの約

25%である．更に，次数 4のDaubechiesウェーブレットにおいて，ラティス構造を

用いたオクターブバンドフィルタバンクに必要な実数乗算回数は，FFT 3 の手法を

用いた STFTフィルタバンクの実数乗算回数の約 80%となっている．また，近年で

は多くのプロセッサにおいて浮動小数点加算と浮動小数点乗算はほぼ同じ演算時間

で実行可能であるとの報告もされている [108]. これらの事実から，オクターブバン

ドフィルタバンクの演算量は STFTフィルタバンクの演算量よりも少なくなると結

論付けられる．

4.3.2 無相関目標のMUSICスペクトル

本節では，目標の信号とクラッタ信号が時間軸上で重ならない，すなわち時間的

に無相関な場合についてMUSICスペクトルを計算した．目標の SNRは各アンテナ

素子において 10dBとし，遅延時間を 500サンプル，到来方向を−2◦，規格化ドッ

プラー周波数を 0.010とした．クラッタのCNRは 20dB，遅延時間 τc は 1000サン

プルとした．本来であれば，クラッタをシミュレートする点波源数はクラッタの特
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表 4.3: ドップラーフィルタバンクの演算量

実数乗算回数 実数加算回数

Haar 直接構造 16256 8128

オクターブバンド
(Ntap = 2) ラティス構造 12192 12192

フィルタバンク
Daubechies 直接構造 32512 24384

(K = 7)
(Ntap = 4) ラティス構造 24384 24384

STFT FFT 1 65536 98304

(Nw = 256) FFT 2 49152 114688

(Nd = 128) FFT 3 30816 96352

性に対応して設定すべきである．しかし，クラッタの点波源数は到来方向推定の精

度の評価には本質的な影響を及ぼさないことと，点波源数を増やすことは計算機シ

ミュレーションの実行時間が長くなり効率的ではないことから，本論文ではクラッ

タの点波源数は一例として 50に設定した．

提案方式の各部分の波形の例を図 4.5に示す．ここで，雑音の分散を 1として，そ

の他の信号の振幅は雑音の分散との相対値で設定している．図 4.5(a)に受信信号の

波形を示す．図 4.5(a)において，i = 500 ∼ 700の区間で移動目標からのレーダエ

コーが観測されており，i = 1000 ∼ 1300の区間でクラッタからのレーダエコーが

観測されている．図 4.5 (b)に移動目標のドップラー周波数が存在するオクターブバ

ンドフィルタバンクのチャンネル#2の出力波形を示す．図 4.5 (b)では i2 = 10 の

周辺に移動目標からの信号が出力されているのに対して，クラッタからの信号は抑

圧されていることがわかる．図 4.5 (c)にクラッタ信号が出力されるチャンネル#0

の出力波形を示す．Fig.4.5 (c)では i0 = 8 の周辺にクラッタ信号が出力されている

ことがわかる．レンジ選択器内の相関器の出力波形を図 4.5 (d)に示す．図に示さ

れたように，オクターブバンドフィルタバンクのチャンネル #2 に対応したレンジ

選択器内の相関器には三角形状波が出力されている．更に，この三角波は i2 = 10

付近に波形の中心が存在しており，これは移動目標からのレーダエコーの中心サン

プルに対応している．以上のことから，フィルタバンクとレンジ選択器を組み合わ

せることによって，移動目標のレーダエコーが存在する区間のデータを抽出するこ

とができる．
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次に，以下の 4つの方式でMUSICスペクトルを計算する．

(a) OBF(haar)-MUSIC

(b) OBF(db4)-MUSIC

(c) STFT-MUSIC

(d) MUSIC-Only

上記の 4つの方式のうち (a)と (b)が本研究の提案法で，相関行列の計算を行う前に

オクターブバンドフィルタバンクとレンジ選択を適用する方式である．方式 (c)は

STFTドップラーフィルタバンクとレンジ選択を利用する測角方式である．OBF-

MUSIC及び STFT-MUSICでは，目標のドップラー周波数が存在するチャンネル

の選択は正確に行われると仮定した．STFT-MUSICにおけるデシメーションファ

クタNdは 128とした．(d)はドップラーフィルタバンクもレンジ選択も採用しない

測角方式を示している．ドップラーフィルタバンクにおいてデシメーションが行わ

れるため，OBF-MUSIC及び STFT-MUSICのスナップショット数は，それぞれ，3

及び 2となる．MUSIC-Onlyはデシメーションもレンジ選択も行われないため，ス

ナップショット数は 2048となる．相関性のある到来波が入射する場合に備えて，サ

ブアレー素子数を 5として Forward/Backward空間移動平均を行う [89]．信号部分

空間の次元数の推定については，MDL規範やAIC規範によって推定できる．本シ

ミュレーションでは，それぞれの規範を用いた場合の信号部分空間の次元数の推定

結果に明確な相違が見られなかったため，本論文ではAIC規範を用いた場合の結果

のみ示す [84]．

図 4.6にそれぞれの方法で計算したMUSICスペクトルの例を示す．図 4.6の結

果より，OBF-MUSICと STFT-MUSICのMUSICスペクトルでは，選択したチャ

ンネルにドップラー周波数が存在する目標の方向にMUSICスペクトルのピークが

存在している．一方，MUSIC-Onlyでは目標が存在しない方向にもMUSICスペク

トルのピークが生成されており，目標に対する到来方向推定精度も低下している．

これは，MUSIC-Onlyはクラッタ成分が抑圧されないため，信号部分空間の次元

推定に誤りが生じたためと考えられる．また，4.3.1節の結果と合わせて考えると，

OBF-MUSICは STFT-MUSICよりも少ない演算量で移動目標の測角を行うことが

可能であると言える．
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(a) 受信信号

(b) オクターブバンドフィルタバンクのチャンネル#2の出力

(c) オクターブバンドフィルタバンクのチャンネル#0の出力

(d) レンジ選択器の相関器の出力

図 4.5: 信号波形の例
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図 4.6: クラッタ環境下に存在する移動目標に対するMUSICスペクトル

の例
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4.3.3 無相関目標の測角特性

本節では，目標の信号とクラッタ信号が時間軸上で重ならない，すなわち時間的

に無相関な場合について，目標のドップラー周波数に対する到来方向推定精度を，

モンテカルロシミュレーションを用いて評価した．目標の規格化ドップラー周波数

を 0.005∼0.5の間で変化させる．各周波数において 100回の試行を行い目標に対す

る到来方向推定のRMSEを求める．OBF-MUSIC及び STFT-MUSICについては，

ドップラーフィルタバンク処理において目標のドップラー周波数が存在するチャン

ネルが正確に選択されたものと仮定する．表 4.4にドップラー周波数 fd と選択さ

れるオクターブバンドフィルタバンクのチャンネル k の関係を示す．ここで，オク

ターブバンドフィルタバンクは理想的なハーフバンドパスフィルタによって構成さ

れているものと仮定した．また，各チャンネルにおける送信パルス幅に対応したサ

ンプル数 Igk すなわち，OBF-MUSICにおけるスナップショット数も同じ表に示し

ている．なお，STFT-MUISCにおけるスナップショット数はすべてのチャンネルで

2であり，MUSIC-Onlyの場合のスナップショット数は 2048となる. MUSICスペク

トルのピークが複数ある場合には，目標の到来方向に も近いMUSICスペクトル

のピークの位置を目標の到来方向推定値として採用し，RMSEを計算した．

図 4.7に目標の周波数に対する，RMSEのシミュレーション結果を示す．この結果

より，OBF-MUSICと STFT-MUSICのRMSEはほぼ同程度であり，MUSIC-Only

のRMSEより小さくなることがわかる．この理由は，OBF-MUSICやSTFT-MUSIC

では相関行列を計算する前に受信信号をフィルタバンクに通過させて，移動目標の

信号が存在するチャンネルを選択することによって，雑音の帯域が狭くなり目標の

SNRが向上するためである．また，OBF-MUSICと STFT-MUSICの到来方向推定

精度は似た特性を示している．一般に，MUSIC法による到来方向推定の精度は信

号の SNRとスナップショット数に依存すると言われている．ここで，OBF-MUSIC

ではスナップショット数がフィルタバンクの帯域に比例しており，STFT-MUSICで

は STFTフィルタバンクの帯域とスナップショット数はそれぞれ一定であるために，

OBF-MUSICと STFT-MUSICは似たような特性を示していると考えられる．

以上の結果から，移動目標のレーダエコーとクラッタのレーダエコーが時間軸上

で重ならない場合には，提案したOBF-MUSICは，STFT-MUSICよりも少ない演

算量で STFT-MUSICと同程度の到来方向推定精度を有している．
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表 4.4: ドップラー周波数とオクターブバンドフィルタバンクのチャンネ

ル番号の関係

ドップラー周波数 fd チャンネル #k スナップショット数 Igk

0.004 ≤ fd ≤ 0.008 1 2

0.008 < fd ≤ 0.016 2 3

0.016 < fd ≤ 0.031 3 6

0.031 < fd ≤ 0.063 4 13

0.063 < fd ≤ 0.125 5 26

0.125 < fd ≤ 0.250 6 51

0.250 < fd ≤ 0.500 7 102

4.3.4 相関目標の測角特性

本節では，移動目標の信号とクラッタの信号に相関がある場合，すなわち，目標

からのレーダエコーとクラッタからのレーダエコーが時間軸上で重なる場合につい

て，到来方向推定精度をモンテカルロシミュレーションを用いて評価した．

はじめに，目標の規格化ドップラー周波数 fdを 0.005∼0.5の間で変化させて，各

周波数において 100回の試行を行い目標に対する到来方向推定のRMSEを求める．

目標の SNRは各アンテナ素子において 10dBとし，遅延時間を 500サンプル，到来

方向を−2◦とした．クラッタのCNRは 20dB，遅延時間 τcは 500サンプルとした．

4.3.3節で示したRMSEの計算と同様に，MUSICスペクトルに複数のピークが存在

する場合には，目標の到来方向に も近いMUSICスペクトルのピークの位置を目

標の到来方向推定値として採用しRMSEを計算した．このときのシミュレーション

結果を図 4.8に示す．この結果から，OBF-MUSICと STFT-MUSICはよく似た特

性を示していることがわかる．

次に，CNRを 0∼40dBの間で変化させた場合の到来方向推定のRMSEを求める．

ここで，目標の周波数 fdは 0.005, 0.010, 0.100, 0.500とし，SNRは 5dB及び 10dB

とした．このときのシミュレーション結果を図 4.9∼図 4.16に示す. 図 4.9，図 4.10

に示すように，fd = 0.005のときの各方式の到来方向推定特性はほぼ等しくなっ

ている．また，図 4.15，図 4.16に示すように，CNRが約 20dBより大きくなると

OBF-MUSICのRMSEは STFT-MUSICのRMSEよりも大きくなっている．これ
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図 4.7: 目標のドップラー周波数に対するRMSE (τc = 1000)

図 4.8: 目標のドップラー周波数に対するRMSE (τc = 500)
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は，クラッタの電力が大きいため，オクターブバンドフィルタバンクではクラッタ

を完全には抑圧できなかったためと考えられる．しかしながら，OBF-MUSICと

STFT-MUSICのRMSEを比較すると，多くの場合で両者は似た特性を示している．

そして，両者のRMSEはMUSIC-OnlyのRMSEと比較して目標のドップラー周波

数が増加するにつれて，減少していくことがわかる．この理由は，目標のドップラー

周波数が増加するにつれて，目標信号とクラッタ信号の間の相関が小さくなったた

めと考えられる．

これらのシミュレーション結果から，目標のレーダエコーとクラッタからのレー

ダエコーが時間軸上で重なり，クラッタの電力が大きい場合には，提案したOBF-

MUSICは STFT-MUSICよりも到来方向推定精度が低下する場合がある．しかし，

4.3.1節で示したとおり，OBF-MUSICは STFT-MUSICと比較してフィルタバンク

の演算量が少ない利点がある．
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図 4.9: CNRに対するRMSE (fd = 0.0050, SNR=5dB)

図 4.10: CNRに対するRMSE (fd = 0.0050, SNR=10dB)
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図 4.11: CNRに対するRMSE (fd = 0.0100, SNR=5dB)

図 4.12: CNRに対するRMSE (fd = 0.0100, SNR=10dB)
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図 4.13: CNRに対するRMSE (fd = 0.1000, SNR=5dB)

図 4.14: CNRに対するRMSE (fd = 0.1000, SNR=10dB)
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図 4.15: CNRに対するRMSE (fd = 0.5000, SNR=5dB)

図 4.16: CNRに対するRMSE (fd = 0.5000, SNR=10dB)
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4.4 まとめ

本章では，クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角と，処理に必要なパ

ルス数の低減を目的として，レンジサンプリング周期によってサンプリングされた

1レーダパルス分のデータを利用して，MUSIC法の前処理としてオクターブバン

ドフィルタバンクを適用した新しい測角方式を提案した．更に，MUSIC法の前処

理としてオクターブバンドフィルタバンクと STFTフィルタバンクを利用した場

合の比較をおこなった．計算機シミュレーションの結果，目標のレーダエコーとク

ラッタのレーダエコーが時間軸上で重ならない場合には，提案するOBF-MUSICは

STFT-MUSICとほぼ同程度の推定精度を有することを明らかにした．また，目標の

レーダエコーとクラッタからのレーダエコーが時間軸上で重なる場合で，クラッタ

の電力が大きい場合，提案したOBF-MUSICは STFT-MUSICよりも到来方向推定

精度が低下する場合があることを示した．しかし，演算量の観点ではOBF-MUSIC

は STFT-MUSICよりも優れていることを示した．一例としては，ラティス構造を

用いたDaubechiesの 4次のウェーブレットを使用したオクターブバンドフィルタバ

ンクと FFTアルゴリズムに基づく STFTフィルタバンクを比較すると，オクター

ブバンドフィルタバンクに必要な実数乗算回数は，STFTフィルタバンクに必要な

実数乗算回数の約 80%であり，実数加算回数は約 25%となることを示した．
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第5章 結論

本研究では，フェーズドアレーアンテナを用いた多機能レーダにおける移動目標

の高精度測角を目的として，MUSIC法の前処理としてドップラーフィルタバンク

処理を導入した新しい測角方式を提案している．更に，計算機シミュレーションに

よって提案した測角方式の特性を明らかにし，その有効性を示した．

第 1章は序論であり，本研究の背景と研究の位置づけを明らかにしている．

第 2章では，レーダ信号処理，アレー信号処理及び時間周波数解析について，そ

れぞれ本研究に関連する基礎事項を説明した．はじめに，レーダ研究の歴史につい

て簡単に述べ，本研究に関連のある目標検出とドップラーフィルタバンク，モノパ

ルス測角及び多機能レーダ等について示した．次に，アレー信号処理について概説

し，MUSIC法を用いた到来方向推定を説明した．その後，到来波が完全相関であ

る場合の課題と，空間移動平均法を用いた相関抑圧法によって完全相関な到来波に

ついても到来方向推定が可能であることを説明した． 後に，時間周波数解析の基

礎事項としてフーリエ変換，STFT，ウェーブレット変換について説明し，ウェー

ブレット変換に基づいたオクターブバンドフィルタバンクについて説明した．

第 3章では，同一レーダビーム内で，なおかつ，同一レンジビン内に存在する複

数の移動目標の分離・測角を目的とし，MUSIC法の前処理にDFTを用いたドップ

ラーフィルタバンクを適用した新しい測角方式を提案した．ここで使用したDFT

フィルタバンクはPRIを処理単位としている．すなわち，目標に対して複数のパル

スを送信し，目標が存在するレンジのデータを送信パルス分使用してDFTを行う

システムである．次に，計算機シミュレーションによって提案方式の有効性を明ら

かにした．まず，無相関目標についてMUSICスペクトルの例を示し，提案方式を

用いることによって，選択したDFTフィルタバンクのチャンネ内にドップラー周

波数が存在する目標に対して到来方向推定が可能であることを示した．次に，到来

波の SNRに対する到来方向推定精度をモンテカルロシミュレーションを用いて評

価した．この結果，到来波の SNRが低い場合でもドップラーフィルタバンクを用
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いる提案方式では，MUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを明ら

かにした．また，ドップラ周波数が等しい完全相関目標についても同様の計算機シ

ミュレーションを行い，提案方式の性能を評価した．この結果，SNRが低い完全相

関目標の場合でも空間移動平均を併用した提案方式を用いることによって，従来方

式と比較してMUSIC法による目標の分離・測角性能が向上することを明らかにし

た．特に，本提案法の精度は送信パルス幅に依存しないため，多機能レーダにおけ

る目標追随時の測角に有効であると考えられる．

第 4章では，クラッタ環境下に存在する移動目標の高精度測角と，処理に必要な

パルス数の低減を目的として，レンジサンプリング周期によってサンプリングされ

た 1レーダパルス分のデータを利用して，MUSIC法の前処理としてオクターブバン

ドフィルタバンクとレンジ選択器による信号区間選択処理を適用した新しい測角方

式を提案した．特に第 3章での方式とは異なり，本方式はレンジサンプリング周期

を処理単位としたものであり，1レーダパルス分のデータで処理が可能なシステム

となっている．また，MUSIC法の前処理としてオクターブバンドフィルタバンクを

用いる提案法と，短時間フーリエ変換フィルタバンクを利用した場合の比較を行っ

た．まず，目標のレーダエコーとクラッタのレーダエコーの両者の存在区間が時間

軸上で重ならない場合について，提案方式の信号波形とMUSICスペクトルの計算

例を示し，オクターブバンドフィルタバンクとレンジ選択器を用いることによって，

目標の信号成分とクラッタ成分が分離され，目標の到来方向推定が可能であること

を示した．次に，目標のドップラ周波数に対する到来方向推定精度をモンテカルロ

シミュレーションを用いて評価した．この結果，目標のレーダエコーとクラッタの

レーダエコーの存在区間が時間軸上で重ならない場合には，オクターブバンドフィ

ルタバンクを用いる提案法と，STFTを用いる手法はほぼ同程度の推定精度を有す

ることを明らかにした．目標のレーダエコーとクラッタからのレーダエコーの両者

の存在区間が時間軸上で重なる場合についても同様の性能評価を行い，オクターブ

バンドフィルタバンクを用いる提案法と，STFTを用いる手法はほぼ同様の特性を

示すことを明らかにした．更に，目標の SNRとドップラ周波数をパラメータとして

クラッタの電力に対する到来方向推定精度を評価した．この結果，クラッタの電力が

大きい場合，提案法は STFTを用いる手法と比較して到来方向推定精度がわずかに

低下する場合がある．しかし，オクターブバンドフィルタバンクを用いる提案法は，

STFTを用いる手法に比べ演算量の点で優れていることを明らかにした．例えば，

ラティス構造を用いたDaubechiesの 4次のウェーブレットを使用したオクターブバ
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ンドフィルタバンクと，FFTアルゴリズムに基づく STFTフィルタバンクを比較す

ると，オクターブバンドフィルタバンク処理に必要な実数乗算回数は，STFTフィ

ルタバンクに必要な実数乗算回数の約 80%であり，実数加算回数は約 25%となって

いる．これらの考察をとおして，提案法はクラッタ環境下にある目標の測角を効果

的に行うことができる手法であることを実証した．特に，本提案法は送信パルスに

長パルスを用いる手法であり，レーダビームマネージメントや演算量の観点で有利

な手法であるため，長パルスレーダを用いた遠距離用の高速移動目標捜索レーダの

測角に特に有効であると考えられる．

以上のように，本研究ではMUSIC法を用いて移動目標を高精度に測角する場合

の課題に対して，これらの課題を解決する新しい方法が提示された．本研究では到

来方向推定精度を計算機シミュレーションを用いて評価したが，実用化のためには

実システムでの評価を行う必要がある．この際，フィルタバンクのチャンネルの選

択方法や，本研究で提案したDFTフィルタバンクやオクターブバンドフィルタバ

ンク以外のフィルタバンク処理，例えばウェーブレットパケットや変調フィルタバ

ンク等を使用したシステムについても検討すべきである．

後に，本研究が今後のレーダ技術の発展に僅かでも貢献することを願っている．
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