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概要 

無線通信は現在，我々の生活とは切り離せない重要なインフラのひとつとなっている．1980

年代に第1世代の周波数分割マルチアクセス(FDMA: Frequency Division Multiple Access)に基づく

アクセス方式から始まったセルラー無線通信システムは，その後ほぼ 10年毎に世代を変え，第

2世代ではアクセス方式を時間分割多重アクセス(TDMA: Time Division Multiple Access)に，第 3

世代 (IMT-2000: International Mobile Telecommunications-2000)では符号分割マルチアクセス

(CDMA: Code Division Multiple Access)へと変えつつ進化してきた．第 3 世代の発展形である

Enhanced IMT-2000では HSDPA(High Speed Downlink Packet Access)および HSUPA(High Speed 

Uplink Packet Access)と言われる技術を用いることにより，5MHzの周波数帯域を用いて下り最大

14.4Mbps/上り最大 6Mbpsを達成しようとしている． 

動画像の配信などインターネットにおけるマルチメディアサービスの普及に伴い，いつでもど

こでも利用できる無線通信システムに対する伝送速度高速化の要求は増大している．現在，

3GPP(3rd Generation Partnership Project)において 2010年の導入を目標に第 3.9世代（3G LTE(Long 

Term Evolution)や Evolved UTRA(Evolved UMTS Terrestrial Radio Acces)と呼ばれる）の導入が予定

されており，その後数年かけて第 4世代への移行が計画されている．Evolved UTRAでは，最大

20MHzの周波数帯域を用いて下り最大 100Mbps/上り最大 50Mbpsが要求条件とされている．第

4世代システムでは，最大 100MHz帯域を用いて下り 1Gbps/上り 500Mbpsが要求条件とされて

いる． 

ユーザ間の直交性を維持するために第 1 世代では周波数次元，第 2 世代では時間次元，第 3

世代では符号次元が用いられてきた．それでは，第 4世代ではどの次元を用いてユーザ間の直交

性を実現するのであろうか？まず，時間領域処理から周波数領域での処理へと移ると考えられる．

また，重要な課題の 1つとして広帯域伝送時に問題となるシンボル間干渉への耐性が求められる．

超高速伝送時には使用する周波数帯域も広くなり，伝搬路に対する時間分解能も大幅に向上する． 

第 3世代システムの発展形である 3G LTEでは 50MHz～100MHzを用いることが計画されてい

る．この場合には，送受信機間のチャネルは複数のパスから構成される周波数選択性フェージン

グチャネルとなる．現在用いられているシングルキャリア (SC: Single Carrier)方式の

DS-CDMA(Direct Sequence-Code Division Multiple Access)では，パス間干渉 (IPI: Inter-Path 

Interference)の影響により伝送特性が大きく劣化してしまうことが知られている．その様な伝搬

路に耐性を有している伝送方式としてマルチキャリア(MC: Multi Carrier)伝送が挙げられる．マ

ルチキャリア伝送では，送信データ系列を低速な並列データ系列へと変換する．さらにそれらを
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周波数領域でスペクトルの重なりが生じながらも直交するように多数の直交サブキャリアを用

いて並列伝送する．これによりすぐれた周波数利用効率を実現することができる．また，マルチ

キャリア伝送ではブロックの先頭部分にガードインターバル(GI: Guard Interval)と呼ばれる冗長

を挿入することによって，IPIを除去することができる． 

100MHz という限られた周波数帯を用いて 1Gbps という超高速伝送を実現するためには，

10bps/Hz 以上の周波数利用効率を実現する無線技術が必須となる．しかしながらマルチキャリ

ア伝送のみでは，このような高い周波数利用効率を実現することは不可能である．そこで，周波

数・時間・符号に続く第 4の次元である空間を用いることが考えられている．空間を用いて信号

（もしくはユーザ）の多重を行う空間多重では，送信機に複数のアンテナを実装し，各アンテナ

から異なる信号を送信することによって同一の時間スロット・同一の周波数で信号を多重するこ

とができるため，使用する周波数帯域幅を拡大することなく伝送速度を向上させることができる．

したがって，マルチキャリア伝送と空間多重伝送の組み合わせが第 4世代システムにおいては必

須の無線技術となると考えられている．しかしながら，空間多重を用いた場合，複数のアンテナ

から送信された信号が重畳されて受信されるため，受信機では送信信号の分離を行う処理が必須

となる．そのための方法として近年様々な信号検出法が検討されている． 

次世代無線通信システムでは，現在の第 3世代システムとは異なり，すべての通信が IPベー

スとなることが考えられている．その場合には，パケット単位での伝送を行うこととなる．チャ

ネル容量は，パケット伝送時に得られるスループット特性の達成可能な理論的上界として考える

ことができるため，そのチャネル容量に関する検討を行うことは学術的のみならず実用的にも大

変重要であると言える．マルチキャリア伝送の一種であるMC-CDMA(Multi-Carrier-Code Division 

Multiple Access)では，OFDM(Orthogonal Frequency Division Multiplexing)とは異なり，周波数領域

での拡散および周波数領域等化(FDE: Frequency Domain Equalization)によって周波数ダイバーシ

チ効果を得ることができる．しかしながら，周波数選択性フェージングチャネルにより生じる直

交拡散符号間の直交性の崩れに起因するコード間干渉(ICI: Inter-Code Interference)によって伝送

特性が大きく劣化してしまう．そこで近年さまざまな干渉除去法が提案されているが，その干渉

の低減量がMC-CDMAのチャネル容量に与える影響は明らかにされていなかった． 

近年，受信機で繰り返し処理を行うことにより，チャネル推定精度や MIMO 多重伝送時の信

号分離精度を向上させるための繰り返し信号処理が提案されている．判定帰還データシンボルを

用いることで，平均化効果によりチャネル推定精度の劣化要因となる雑音の影響を低減すること

ができ，MIMO 多重伝送時には，繰り返し処理により検出精度劣化の主要因となる他アンテナ

干渉を除去できるので，伝送特性を大幅に改善できる． 

本論文では超高速伝送を実現するために必須の技術であるマルチキャリア伝送と空間多重伝

送に関する検討を行う．前半では，OFDM 空間多重の伝送特性を改善するための繰り返し処理

に基づくチャネル推定法および信号検出法についての提案を行い，その適用効果を誤り率特性や

スループット特性の観点から明らかにしている．後半では，MC-CDMA 伝送を対象に，周波数

領域の処理によってパス分離を行う信号分離法を提案し，コード多重伝送時に問題となる ICI
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を除去するための繰り返し ICIキャンセラの適用効果を明らかにしている．また，残留 ICIやア

ンテナ間干渉(IAI: Inter-Antenna Interference)を考慮したMC-CDMAのチャネル容量を理論的に導

出し，残留 ICI/IAIがチャネル容量に与える影響を明らかにしている． 

まず第 1章では，無線通信システムの歴史，基本技術，今後の展望について述べる．また，そ

れらに基づき超高速伝送を実現する際の問題点を指摘し，最後に本論文の動機について述べる． 

第 2 章では，OFDM 伝送における判定帰還型ブロック繰り返しチャネル推定の理論的検討を

行い，その平均ビット誤り率(BER: Bit Error Rate)特性を明らかにしている．以前にも判定帰還型

チャネル推定の理論検討は行われているが，それらはみな理想判定帰還を仮定していた．しかし

ながら，実際には判定帰還誤りがあるため，推定精度を劣化させてしまう．そのため判定帰還誤

りを考慮した BER解析は実用的にも重要であるといえる．そこで本検討においては，従来の検

討と異なり，パケット内に存在する判定帰還誤りを考慮し，BER 導出に必要となるチャネル推

定値の利得の分散値算出にあたって誤り率を用いることで，判定帰還誤りを考慮した実際にそく

した BER表現式を導出している．また，雑音および判定帰還誤りに起因するチャネル推定精度

の劣化を抑圧するために，周波数・時間方向の 2次元フィルタの適用を考慮している．計算機シ

ミュレーションにより，理論検討の妥当性を評価している． 

第 3章では，マルチアンテナ(MIMO: Multiple-Input Multiple-Output)多重伝送における繰り返し

信号分離法の提案を行う．パケット伝送時には，そのパケットが正しく受信されたかどうかを受

信機で判断するために巡回冗長検査(CRC: Cyclic Redundancy Check)符号を付加するのが一般的

である．MIMO 多重伝送時には送信アンテナ毎に誤り訂正符号化および検出符号化を行ってい

る．受信信号の受信品質は送信アンテナ毎に異なるため，同時に受信された信号間でも受信品質

に違いが生じる．正しく受信された信号のみを判定帰還し受信信号から除去すれば，誤って受信

されていた信号の検出精度を向上させることができる． 

そこで第 3 章では，CRC 符号による誤り検出結果を用いる繰り返し信号分離法を提案する．

正しく受信された信号のみを受信信号から除去するために，パケット単位で得られる CRC復号

結果を用いる．従来研究として，並列干渉キャンセラ(PIC: Parallel Interference Canceller)や逐次干

渉キャンセラ (SIC: Serial Interference Canceller)が提案されているが，本研究では，

QRD-M(QR-Decomposition and M-algorithm)信号分離法が送信アンテナ毎に逐次検出を行うこと

に注目し，M-アルゴリズム内において送信アンテナからのパケットが正しく受信されたと判断

された受信パケットのみのシンボルレプリカ候補を生成することで干渉キャンセラを構成し，誤

りがあると判断されたパケットの信号検出精度を改善する． 

送信機から送信された信号は，異なる遅延時間を有するパスを経由して受信機において受信さ

れる．すなわちこれは周波数領域において送信信号が各パスの有する遅延時間に基づく位相回転

を受けた状態で重畳されて受信される．そこで第 4 章では，MC-CDMA 伝送を対象として，周

波数領域で各パスの遅延時間に基づく逆位相回転を与えることによって，異なる遅延時間を有す

るパスを分離し，それらを仮想的な受信アンテナとして用いる仮想MIMOシステムを提案する． 

提案法では周波数領域においてマルチパスの各パス固有の遅延時間に基づく逆位相回転を与



 

4 
 
 

えることにより IPIを除去して信号検出を行う．提案法を用いることによって，仮想的に受信ア

ンテナ本数をマルチパス数倍にできるので，受信アンテナ本数が送信アンテナ本数よりも少ない

ような環境でも MIMO 多重伝送を実現できる．更に，コード多重伝送時に生じる ICI の影響を

低減するために，繰り返し ICIキャンセラを提案し，その適用効果を明らかにする． 

第 5章では，シングル送信アンテナおよびマルチ送信アンテナ時の MC-CDMA伝送を対象と

して，チャネル容量に関する検討を行う．まず始めに，ICI を理想的に除去できた場合の

MC-CDMA MIMO のチャネル容量の表示式を，データチャネルが拡散されている複数のサブキ

ャリアを仮想的な受信アンテナとして考えることにより導出する．その後，繰り返し干渉キャン

セラを適用した場合のチャネル容量に関する検討を行う． 

検討に当たっては，残留 ICIおよび IAIの度合を表す係数を導入し，それらを用いて誤差を最

小とする最小 2乗誤差(MMSE: Minimum Mean Squared Error)規範フィルタおよび干渉成分のガウ

ス近似に基づく条件付き受信信号電力対干渉＋雑音電力比(SINR: Signal-to-Interference plus Noise 

power Ratio)の導出を行う．計算機シミュレーションを用いて OFDMとの比較検討を行う． 

第 6章では本論文のまとめを述べた後に，今後の課題について触れる． 
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1. 序論 

本章では，無線通信の歴史および今後，無線伝搬路，そして無線伝送方式の基本技術について

述べ，最後に他の研究との関連について述べながら，本論文の位置づけを示す． 

1.1 無線通信の歴史および今後 

現在，携帯電話に代表される無線通信システムはわれわれの生活とは切り離せないほど重要な

インフラとなっている．2007年 12月時点における日本の携帯電話加入者数は第 2世代・第 3世

代合わせて 1億台を超えた[1.1]． 

移動体通信はその登場以来ほぼ 10年毎に大きな進化を遂げてきた（図 1.1）．1979年に導入さ

れた第 1 世代と呼ばれる無線通信では周波数分割マルチアクセス(FDMA: Frequency Division 

Multiple Access)がアクセス方式として採用された．NTT方式（のちに NTT大容量方式），米国で

はAMPS方式(AMPS: Advanced Mobile Phone Service)，AMPS方式を原型とした TACS方式(TACS: 

Total Access Communications System)がありアナログ方式であった．すべてのシステムにおいてサ

ービスエリアを複数のセルと呼ばれるエリアに分割して通話サービスを提供していた．それぞれ

異なる周波数帯を用いていたが，日本における周波数割り当てに適合された TACSを J-TACS方

式，さらに大容量化を進めるために無線チャネルを 1/2に狭帯域化したものが N-TACS方式と呼

ばれている． 

第 2 世代では，時間分割マルチアクセス(TDMA: Time Division Multiple Access)を用いる

PDC(Personal Digital Cellular)システムが日本で 1993 年に商用化された．欧州では GSM(Global 

System for Mobile Communications)が採用された．一方，米国では符号分割マルチアクセス

(CDMA: Code Division Multiple Access)に基づく IS-95が採用された．PDCの特徴は，GSMで用

いられている GMSK(Gaussian filtered Minimum Shift Keying)と比較して周波数利用効率が高い

π/4-shift DQPSK(Differential Quadrature Phase Shift Keying)が採用されたことであろう．表 1.1に第

1および第 2世代システムの主諸元を示す． 

インターネットにおける動画像データなどのコンテンツ配信に代表されるマルチメディアサ

ービスの普及に伴い， ITU(International Telecommunication Union)では第 3 世代 (IMT-2000: 

International Mobile Telecommunications-2000)の下りリンクにおけるターゲットデータレートを高

速移動時に 144kbps(Kilo Bit Per Second)，低速移動時に 384kbps，屋内環境では 2Mbps(Mega Bit Per 

Second)と設定した[1.2]．IMT-2000ではマルチアクセス方式としてCDMA[1.3]が採用されている． 

CDMA では，全てのユーザが同一の時間スロット・周波数帯を利用して通信を行い，ユーザ 
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図 1.1 移動体通信の変遷． 

表 1.1 第 1・2世代システムの主諸元 

 第 1世代 第 2世代 

システム NTT大容量方式 TACS PDC IS-95 GSM 

周波数帯 870~885MHz 890~915MHz 
800 MHz 

/ 1.5GHz 
800MHz 800MHz

アクセス方式 FDMA FDMA 
TDMA 

/FDD 

CDMA 

/FDD 

TDMA 

/FDD 

変調方式 FM PM 
π/4-shift 

DQPSK 

下り: QPSK 

上り: OQPSK 
GMSK 

表 1.2 第 3世代システムの主諸元 

システム W-CDMA cdma2000 

Duplex方式 FDD FDD 

伝送速度 ~2Mbps ~153.6kbps 

アクセス方式 上り/下り:DS-CDMA 
上り:DS-CDMA 

下り:MC-CDMA 

帯域幅 5MHz 1.25 MHz 

チップレート 3.84Mcps 1.2288 Mcps 

誤り訂正 ターボ符号/畳み込み符号 ターボ符号/畳み込み符号 

データ変調 
上り: BPSK 

下り: QPSK 

上り: BPSK/QPSK 

下り: QPSK 

拡散符号 
上り: HPSK [1.4] 

下り: QPSK 

上り: HPSK 

下り: QPSK 

の識別は固有の拡散符号を用いて行う．一方，FDMA ではユーザ毎に異なる周波数を，TDMA

では異なる時間スロットを割り当てることで通信を行う．すなわち FDMA では割り当てにより

端末に搭載されている周波数シンセサイザの発振周波数を変える必要があり，TDMA では時間

スロットを切り替える必要がある．CDMA では周波数割り当てや時間スロット割り当てが不要
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になるといったメリットがある．第 2世代システムでは，欧州・米国・日本で異なるシステムを

採用したために，互いに異なるシステム間での相互接続が不可能であった．このことから

IMT-2000 では，世界中でシームレスに通信が行える統一規格の実現が求められたが，最終的に

欧州・日本の W-CDMA(Wideband-CDMA)と米国の cdma2000 が標準化された．これら 2 つの主

諸元を表 1.2に示す．W-CDMAの標準化は 3GPP(Third Generation Partnership Project)で行われ，

もうひとつの標準化方式である CDMA2000は 3GPP2において行われた． 

CDMAを用いるシステムには以下のような特徴がある． 

(1) CDMAでは，同一周波数帯を多数のユーザが共有する．このため，上りリンクにおいては

遠近問題により伝送品質が大幅に劣化するため，送信電力制御(TPC: Transmission Power 

Control)[1.5]が不可欠である．TPCにより，所要 Eb/N0(Energy per bit-to-Noise power spectrum 

density ratio)の低減を実現している． 

(2) セル固有のスクラングル符号を用いることによって，隣接セルで同一の周波数を再利用す

ることができる（1セル周波数利用繰り返しが可能）． 

(3) 広帯域化によるパスの分解能向上により Rake受信を用いた高品質伝送の実現． 

(4) 可変拡散率(OVSF: Orthogonal Variable Spreading Factor)符号[1.6]を用いることにより可変レ

ートのサービスが可能． 

(5) 隣接セルで同一周波数を用いているため，ソフトハンドオーバを行うことができる． 

また，誤り訂正符号としてシャノン限界に迫る誤り訂正能力を持つターボ符号[1.7]が用いられて

いる． 

W-CDMA と cdma2000 の発展形として，第 3.5 世代 (Enhanced IMT-2000)と呼ばれる

HSDPA/HSUPA(High Speed Downlink Packet Access/High Speed Uplink Packet Access)および

CDMA2000 1xEV-DO(Evolution Data Only)がある[1.2]．Enhanced IMT-2000のHSDPA/HSUPAでは，

端末における受信電力およびチャネル状態に応じて QPSK(Quadrature Phase Shift Keying)と

16QAM(Quadrature Amplitude Modulation)を適応的に切り替え，チャネル符号化率も変化させる適

応変調符号化(AMC: Adaptive Modulation and Coding)[1.8]や，そして自動再送要求(Hybrid ARQ: 

Hybrid Automatic Repeat reQuest)[1.9][1.10]を導入することにより 3G と同一の周波数帯域幅

(5MHz)を用いながら，第 3 世代システムと比較して最大伝送速度の向上（下りリンク最大

14.4Mbps/上りリンク最大 6Mbps）を達成しようとしている[1.11][1.12]． 

2004年から標準化作業[1.13]の始まった第 3.9世代(3G LTE: 3G Long Term Evolution)では，これ

までのシステムとは異なり，上り下りリンクで異なる伝送方式が採用されることになっている．

3G LTEまでは，上り下りリンクで同一のアクセス方式（第 1世代:FDMA，第 2世代:TDMA，第

3 世代:CDMA）を用いてきた．3G LTE においては上りでは，ピーク対平均電力比(PAPR: 

Peak-to-Average Power Ratio)の問題からシングルキャリア方式に基づくシングルキャリア周波数

分割多元アクセス(SC-FDMA: SC-Frequency Division Multiple Access)[1.14]が，下りリンクでは周

波数スケジューリングの容易性や空間多重伝送との親和性の高さから OFDM(Orthogonal 

F requ en cy  D iv i s ion  Mu l t i p l ex in g ) [1 .14 ]が採用された．表  1 . 3 に第 3 世代以降の 
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図 1.2 隣接セルからの干渉． 

表 1.3 第 3世代以降のシステムにおける主諸元 

 
3G 

(IMT-2000) 

3.5G 

(Enhanced IMT-2000)

3.9G 

(3G LTE/E-UTRA) 

4G 

(LTE-advanced) 

Duplex方式 FDD FDD or TDD 

アクセス方式 上り/下り: CDMA 
上り: SC-FDMA 

下り: OFDM 

Multi-carrier 

system? 

帯域幅 5MHz 1.4 ~ 20 MHz 100 MHz 

伝送速度 ~2Mbps ~14Mbps 
上り:~50Mbps 

下り:~100Mbps 

上り:~500Mbps 

下り:~1Gbps 

コアネットワーク 
回線交換 

＋IPパケット 
IPパケット 

主要技術 TPC 
AMC 

Hybrid ARQ 

FDE 

Scheduling 

SDM 

SDM? 

システムにおける主諸元を示す． 

上り下りリンクともに帯域幅の増加に伴い深刻になるマルチパス干渉への対策として周波数

領域等化(FDE: Frequency Domain Equalization)が用いられる[1.15][1.16]．信号処理の全てが周波数

領域で行われることも特徴の 1つである．また，第 3世代ではコアネットワーク系として回線交

換方式とパケット交換が用いられていたが，3G LTEではすべての通信がパケット交換で行われ

るということも特徴である．更に，下りリンクでは 2送信アンテナ，2受信アンテナを用いる空

間多重伝送(SDM: Space Division Multiplexing)が採用されることも大きな変更点である[1.17]． 

第 4世代(LTE Advanced)では，3G LTE無線技術を基盤としてさらなる通信の高速化が行われ

る予定である．下りリンクでは 1Gbps(Giga Bit Per Second)，上りリンクでは 500Mbpsがターゲッ

トデータレートとされている[1.18]．しかしながら，利用できる周波数帯域幅には限りがあり，

最大でも 100MHz程度になると考えられている．その場合には，周波数利用効率 10bps/Hz以上

が必要となる．もし仮にシングルアンテナ伝送を用いた場合には，1024QAMをデータ変調とし

て用いなくてはならなくなるが，伝送特性は大きく劣化してしまう．また，限りある周波数帯を

有効に利用するために，図 1.2に示すように同一の搬送波周波数を隣接する基地局で使用する必

要があるため，同一チャネル間干渉(CCI: Co-Channel Interference)が生じる．よって，多値変調を

用いた場合などには所望の誤り率を達成するのに必要な受信電力が大きくなる，すなわち送信電
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力を大きくする必要があるため，CCIの増大につながってしまう． 

そこで注目されているのが， SDM[1.19][1.20][1.21]や空間ダイバーシチ (SD: Space 

Diversity)[1.22][1.23][1.24] に 代 表 さ れ る マ ル チ ア ン テ ナ 伝 送 (MIMO: Multiple-Input 

Multiple-Output)技術[1.25]である．空間多重では，総送信電力を一定に保ちつつも伝送速度を送

信アンテナ本数倍にできるため，他セルもしくは他ユーザへの干渉を増大させることなく伝送速

度を向上できる．空間ダイバーシチではダイバーシチ効果により所要受信電力を低減できるため，

CCIが存在する環境下でも高品質な伝送が可能となる．したがって，次世代システムにおけるコ

ア技術はマルチキャリアシステムとマルチアンテナ伝送であると言える[1.26]． 

1.2 無線伝搬路 

送信機（下りリンク：基地局，上りリンク：端末）から送信された信号は，図 1.3に示すよう

に建造物のような大きな障害物により遮蔽あるいは反射(Reflection)・回折(Diffraction)され，受信

機（下りリンク：端末，上りリンク：基地局）周辺に存在する散乱体によって散乱(Scattering)

された後に端末で受信されることになる． 

・反射 ：搬送波の波長よりも大きな滑らかな表面に入射した場合に生じる． 

・回折 ：搬送波の波長よりも大きな物体が送受信機間に存在した場合でも，全ての信号が遮

蔽されるわけではなく，遮蔽物の端から信号が回り込んで伝搬する． 

・散乱 ：搬送波の波長よりも大きいか，粗い表面，もしくはそれ以外でも搬送波の波長より

と等しいか小さい物体に入射した場合に生じる． 

送信機から受信機へと直接到来する直接波(Direct wave)，それ以外のパスを遅延波(Delayed 

wave)と呼ぶ．すなわち，受信機において受信される信号は，複数の経路を伝搬して重なり合っ

たものとなる．複数の経路は物理的な距離差が生じており，結果として異なる遅延時間を有して

受信されることになる．これにより，異なる経路を伝搬してきた送信信号波形が重畳された結果，

受信信号強度が強めあったり弱めあったり（振幅変動や位相回転）する．このような伝搬路をマ

ルチパスフェージングチャネルと呼ぶ[1.27]． 

図 1.4は一様電力遅延プロファイルを有する L=16パスチャネルの瞬時インパルス応答を示し

ている．このようなインパルス応答をもつチャネルのフーリエ変換が周波数領域での周波数応答

となる．時刻 tにおける周波数応答 H(f,t)は以下のように表せる．  

( ) ( ) ( )∑
−

=
τπ−=

1

0
2exp,

L

l
ll fjthtfH  (1.1) 

ここで，hl(t)は時刻 tにおける第 l番目のパスの複素チャネル利得，τlは第 l番目のパスの遅延時

間である．伝送する信号のシンボル長がチャネルの遅延量よりも十分に大きい場合には，受信信

号が受ける歪みは小さく伝送特性の劣化にはつながらない．しかしながら，高速伝送時にはシン

ボル長が短くなるため，各パスの遅延量はシンボル長よりも大きくなる． 

無線チャネルの特性を表すものの 1つに r.m.s.(root mean squared)遅延スプレッドがある．r.m.s. 

遅延スプレッドは電力遅延モデルの 2次中心モーメント(second central moment)の平方根として 
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図 1.3 マルチパス伝搬路． 

 
(a) 瞬時インパルス応答．   (b) 周波数応答． 

図 1.4 送受信機間チャネルの一例． 

与えられる． 

[ ] [ ]22 τ−τ=στ EE  (1.2) 

ここで，E[τ]は平均遅延を，E[τ2]は 2次モーメントである． 

また，周波数領域においてチャネルの変動がほぼ一定であると考えられる帯域幅はコヒーレン

ス帯域幅と呼ばれ，チャネルの最大遅延時間をτmaxとした場合以下のように近似することができ

る[1.27]． 

max1 τ≈cB  (1.3) 

しかしながら，チャネルの最大遅延時間τmaxが同じであっても異なる電力遅延分布を有している．

そこで，式(1.3)よりも一般的に用いられるのが r.m.s.遅延スプレッドである．コヒーレンス帯域

幅と遅延スプレッドの関係を与える一般式は存在しないが，多くの近似式が求められ，チャネル

の複素周波数応答の相関値が 0.9となるものは以下の式で表すことができる[1.27]． 
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(a) 周波数非選択性チャネル．  (b) 周波数選択性チャネル． 

図 1.5 周波数領域でのチャネル変動． 

(Hz)    
50

1

τσ
=cB  (1.4) 

また，同様にしてチャネルの複素周波数応答の相関値が 0.5以上となるものは 

(Hz)    
5

1

τσ
=cB  (1.5) 

として求められる． 

無線チャネルは，周波数領域において“周波数選択性”と“周波数非選択性”に区別される．

チャネルのコヒーレンス帯域幅と信号の帯域幅の関係が Bc<Wとなる場合，信号の帯域内でチャ

ネルの周波数応答が大きく変化するため周波数選択性チャネルとなる．一方，Bc>Wの場合，信

号の周波数成分が受けるフェージングの影響は帯域内でほぼ一定であるとみなすことができる

ため，周波数非選択性チャネルとなる． 

図 1.5に信号スペクトルとコヒーレンス帯域幅の関係を示す．信号の帯域幅 W(Hz)は時間領域

でのシンボル長 T(sec)の逆数として与えられる．すなわち，伝送速度 100Mbps を実現しようと

した場合その帯域幅はおよそ W=100(MHz)程度になる．そのため，例えば実験により得られた

r.m.s.遅延スプレッド 0.35μsec[1.28]の場合，相関値が 90%(50%)以上となるコヒーレンス帯域幅

はおよそ 0.057(0.57)MHz となるため，信号帯域幅内で大きくチャネルが変動する．そのため，

そのような周波数選択性チャネルに対する対策が必須となる． 

時間領域においてチャネルの変動がほぼ一定であると考えられる時間はコヒーレンス時間と

呼ばれる．ドップラースプレッド fdとコヒーレンス時間 T0は以下のように関係付けられる． 

df
T 1

0 ≈  (1.6) 

さらに，チャネル変動の時間相関が 0.5以上となる時間差をコヒーレンス時間とすると[1.27] 

df
T

π
≈

16
9

0  (1.7) 

として与えられる．更に一般的なコヒーレンス時間は式(1.6)と式(1.7)の幾何平均として与えられ

る[1.27]． 

Signal bandwidth W (Hz)

f
Signal bandwidth W (Hz)

f
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(sec)   423.0
16

9
20

dd ff
T =

π
=  (1.8) 

ドップラースプレッド fd(Hz)は端末の移動速度 v(m/sec)，搬送波周波数 fc(Hz)と光速 c(m/s)を用

いて以下のように与えられる． 

例えば，搬送波周波数 5GHz，端末が 100(km/hour)で移動しているとすると 

(Hz)   462
103
105

3600
1000100 8

9
≈

⋅
⋅⋅⋅=df  (1.10) 

となる．したがってコヒーレンス時間は 

(sec)  10
462
423.0 3

0
−≈=T  (1.11) 

となる． 

100MHzの帯域幅を持つ信号を伝送した場合，シンボル長T(sec)はT=1/W=1/(100× 106)=10-8(sec)

となる．したがって，ブロック伝送を仮定（数シンボルを連続して伝送）した場合でも時間選択

性の影響は周波数選択性のそれと比較してあまり大きくないと考えられる．このように，無線伝

送チャネルは周波数選択性と時間選択性によって特徴付けられる．しかしながら，広帯域な周波

数を用いる超高速伝送時には，時間選択性と比較して周波数選択性の影響が大きくなる．以下の

節では，その周波数選択性に対する対策を兼ね備えた無線アクセス方式について簡単に触れる． 

1.3 無線アクセス方式 

1.3.1 シングルキャリアシステム 

シングルキャリア(SC)システムでは，データシンボルを広帯域な周波数スペクトルを用いて伝

送する．しかしながら，前節で述べたように周波数選択性フェージングチャネルの影響を受けた

場合，受信信号のスペクトルが歪んでしまうために伝送特性が著しく劣化してしまう．第 3世代

で導入されている DS-CDMA[1.29]は，シンボルレートと比較して高速なチップレートへと送信

シンボルを変換することによりスペクトル拡散を行う．これにより狭帯域干渉への耐性や秘匿性

を実現している．DS-CDMAを用いるW-CDMAでは，Rake合成と呼ばれるチャネル等化を行っ

ている．Rake 合成ではマルチパスを個々のパスに分離して，同相合成を行うことによってパス

ダイバーシチ利得を獲得し，受信品質を向上させている． 

DS-CDMAの送受信機構成を図 1.6に示す．送信機では，2値の送信データ系列をチャネル符

号化およびインタリーブした後に，データ変調により送信シンボル系列を得る．その後，拡散符

号を用いて送信シンボル系列を広帯域へ拡散して伝送する．1データシンボルを拡散符号により

拡散しシンボル長の 1/SF の長さであるチップ系列へと変換する．受信機では，各パスを伝搬し

て受信された信号を逆拡散した後に同期合成（これを Rake 合成と呼ぶ）する．Rake 合成後の 

c
f

vf c
d ⋅=  (1.9) 
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(a) 送信機． 

 

(b) 受信機． 

図 1.6 DS-CDMAの送受信機構成． 

 
図 1.7 パスの分解能． 

系列をデータ復調，チャネル復号した後に送信データ系列を得ることになる． 

DS-CDMAの送信信号系列 )(tx は以下のようにして表すことができる． 

( ) ( )SFtc
SF
td

TSF
E

tx
c

s mod
2

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎥⎦
⎥

⎢⎣
⎢

⋅
=  (1.12) 

ここで，Esはデータシンボルあたりの信号エネルギー，Tcはチップ長，SFは拡散率を表し，d(.) 

は送信シンボル系列， )}1(~0);({ −= SFttc は拡散符号を表している．また，⎣ ⎦x は xより小さい

か等しい最大の整数を表す． 

送受信機間のチャネルを L 個の離散パスから構成されるマルチパスチャネルとすると，その

インパルス応答は次式で表わせる． 

( ) ( )∑
−

=

τ−τδ=τ
1

0

L

l
llhh  (1.13) 

ここで，hlは第 lパスの複素チャネル利得であり，τlはパスの遅延時間である．DS-CDMAでは，

拡散を行い，データシンボルをより短いチップ系列へと変換している，すなわちチップ長が短く

なっているためパスの分解能が向上している．図 1.7に示すように，信号伝送時に分解できるパ

スの間隔は信号スペクトルの帯域幅 W(Hz)の逆数，すなわち Tc=1/W(sec)となる．例えば，帯域

Channel 
coding

Data
modulation

spreading ( )tc
Transmission data

( )tc*
despreading

Data
demodulation

Channel
decoding

Recovered data

Σ

*
lh

Matched filter

delay

Inverse of bandwidth: 1/W (s)
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幅 5MHzに拡散された DS-CDMAのチップ長は Tc=1/(5× 106)=2× 10-7(sec)=0.2(μsec)となる．図の

例の場合には，狭帯域信号伝送時にはパスの分解能が低いため 3パスであったチャネルを 9パス

として扱うことができる． 

このようなパスを伝搬してきた信号は，以下のように表わされる． 

( ) ( ) ( )tntxhty
L

l
ll +τ−=∑

−

=

1

0

 (1.14) 

ここで，n(t)は雑音を表す．式(1.12)を上式に導入すると以下のようになる． 

( ) ( ) ( ) ( )tntcnd
TSF

Ehty l
c

s
L

l
l +⎟

⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
τ−

⋅
=∑

−

=

21

0

 (1.15) 

この受信信号に対して，パスの遅延時間に整合させたチップ系列を乗算（逆拡散）することによ

って，第 lパスを伝搬してきた信号を検出することができる．  

( ) ( ) ( )
( )

∑
τ+−

τ=

τ−=
l

l

SF

t
ll tcty

SF
ny

1
*1~  (1.16) 

式(1.15)と式(1.16)から以下の式を得る． 

( ) ( ) noiseIPIl
c

s
l ndh

TSF
Eny μ+μ+
⋅

=
2~  (1.17) 

ここで，第 1項は希望信号成分，第 2項は IPI，第 3項は雑音成分である．パス毎に検出された

信号を最大比合成(MRC: Maximum Ratio Combining)することにより軟判定値を得る． 

( ) ( )

( ) ∑∑∑

∑
−

=

−

=

−

=

−

=

μ+μ+⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

⋅
=

=

1

0

*
1

0

*
1

0

2

1

0

*

2

~~

L

l
noisel

L

l
IPIl

L

l
l

c

s

L

l
ll

hhndh
TSF

E

nyhnd

 (1.18) 

上式からわかるように，軟判定値は，希望信号，パス間干渉，雑音成分の和で表される．また，

高速伝送時にはコード多重が必要となるため，コード間干渉(ICI)も生じる．雑音成分は受信電力

を増大させることにより影響を小さくすることができるが，パス間干渉やコード間干渉に関して

は影響を小さくすることができない．このため第 3世代で採用されている Rake受信を行った場

合には，高速伝送時やパス数が増大した場合，特性が著しく劣化してしまう．そこで近年，受信

信号から干渉レプリカを生成し除去する干渉除去法[1.30]や，周波数領域等化(FDE)を行うことに

よりこれらの影響を低減・抑圧する方法[1.15][1.16]が検討されている． 

パス間干渉を理想的に除去できた場合の瞬時受信信号電力対雑音比(SNR: Signal-to-Noise 

ratio)は 
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( )

( ) ( ) ( ) ( )
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⎢
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⎠
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llll
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s
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noisel

L

l
l

c

s

CDMADS

tntntctc
SF

hhE

h
TSF

E

hE

ndh
TSF

E
E

 (1.19) 

として与えられる．ここで E[.]は期待値操作である． 

雑音と拡散符号の自己相関は 

( ) ( )[ ] ( )

( ) ( )[ ] ( ) ( )⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

′−δ′−δ=τ−′τ−

′−δ=′

′ lltttctcE

tt
T
N

tntnE

ll

c
*

0* 2
 (1.20) 

であるので， 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
=

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛

⋅
=γ ∑

∑

∑ −

=
−

=

−

=
−

1

0

2

00
1

0

2

21

0

2

2

1

2
L

l
l

s

c

L

l
l

L

l
l

c

s

CDMADS h
N
E

T
N

h
SF

h
TSF

E

 (1.21) 

となり異なるパスを伝搬してきた信号をすべて同期合成することができるためパスダイバーシ

チ効果が得られることがわかる． 

1.3.2 マルチキャリアシステム 

シングルキャリアシステムにおける信号の周波数スペクトル（ロールオフファクタα）とマル

チキャリアシステムにおける信号の周波数スペクトルを図 1.8に示す．シングルキャリアシステ

ムでは，広帯域の周波数を 1つの信号スペクトルが利用することになる．そのため，周波数選択

性フェージングチャネルを伝搬した後の信号の周波数スペクトルには歪みが生じ，伝送特性の劣

化につながる．一方，マルチキャリアシステムの場合には，同様な周波数選択性フェージングチ

ャネルを伝搬した場合でも，サブキャリア単位でみると周波数非選択性フェージングチャネルと

考えることができる． 

マルチキャリア伝送時には，チャネルのインパルス応答行列が巡回行列となる場合に，送信機

側で逆高速フーリエ変換(IFFT: Inverse fast Fourier Transform)や逆離散フーリエ変換(IDFT: Inverse 

Discrete Fourier Transform)，受信機側で高速フーリエ変換(FFT: Fast Fourier Transform)や離散フー

リエ変換(DFT: Discrete Fourier Transform)を用いることで送信シンボルを直交化できるという性

質を利用して信号を伝送している．そのため，チャネルが巡回行列とならない場合， 
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図 1.8 シングルキャリアおよびマルチキャリアシステムの信号スペクトル． 

 
(a) GIを用いない場合．  (b) GIを用いた場合． 

図 1.9 マルチパス伝搬時のシンボル． 

サブキャリア間干渉(ICI: Inter-Carrier Interference)が生じてしまい（図 1.9(a)），伝送特性が劣化し

てしまうことになる．そこでマルチキャリア伝送では，送信ブロックの先頭部分（ガードインタ

ーバル(GI: Guard Interval)）にブロックの最後部 Ng-FFTサンプルをコピーしてサイクリックプレ

フィックス(CP: Cyclic Prefix)として挿入する．伝送効率は Nc/(Nc+Ng)となってしまうが，GI長が

伝搬路の最大遅延より長ければ，マルチパスチャネルにより生じるブロック間干渉(IBI: 

Inter-Block Interference)を除去しつつ，チャネルを巡回行列とすることができるため伝送特性の劣

化を回避できる（図 1.9(b)）．現在までにこの GI 長の最適化が文献[1.31]などにおいて行われて

いる． 

1.3.2.1 OFDM 

図 1.10に OFDM[1.32][1.33]の送受信機構成を示す．OFDMでは，2値の送信データ系列をチ

ャネル符号化およびデータ変調した後に，複数の並列系列へと直並列(S/P: Serial-to-Parallel)変換 
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(a) 送信機． 

 
(b) 受信機． 

図 1.10 OFDMの送受信機構成． 

する．各系列で互いに直交するサブキャリアを変調した後に加算される．これらの処理は，次式

のように IFFT や IDFT により簡易に実現することができる．サブキャリア数を Ncとした場合，

時間領域信号 )}1(~0);({ −= cNttx は以下のように与えられる． 

( ) ( ) ( )∑
−

=

π⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
=

1

0

2exp2cN

k
k

c

c tfjkd
T
Etx  (1.22) 

ここで， )}1(~0);({ −= cNkkd は第 k 番目のサブキャリアで伝送されるデータシンボルを表し，

fkは第 k 番目のサブキャリアの周波数を示している．また，Ecと Tcはそれぞれ FFT サンプルあ

たりの信号エネルギーと FFTサンプル長である．送信機では，ブロック先頭部分に GIを挿入し

た後に送信する． 

式(1.13)で与えられる Lパスの周波数選択性フェージングチャネルを伝搬して受信され，GIを

除去した後の信号 )}1(~0);({ −= cNtty は以下のように表すことができる． 

( ) ( )( ) ( )tnNtxhty
L

l
cll +τ−=∑

−

=

1

0

mod  (1.23) 

周波数領域に変換するため FFTもしくは DFTを次式のように行う（この操作は OFDM復調とも

呼ばれる）． 

( ) ( ) ( )∑
−

=

π−=
1

0

2exp1 cN

t
k

c
tfjty

N
kY  (1.24) 

上式に式(1.23)を代入することで，以下のような周波数成分 )}1(~0);({ −= cNkkY を得る． 
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0

1

0

1
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1

0

 (1.25) 

周波数領域へと変換された信号は，同期検波により検出される． 
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( ) ( ) ( )kYkHkd *~
=  (1.26) 

上式に式(1.25)を代入することで以下を得る． 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )kkHkdkH
T
E

 kd
c

c Π+= *22~
 (1.27) 

この場合の瞬時 SNRは以下のように表わされる． 
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⋅
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⎡ Π

⎥
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⎦

⎤

⎢
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⎣

⎡

=γ  (1.28) 

式(1.28)からわかるように，OFDMでは，DS-CDMAの場合（式(1.21））と異なり周波数（パス）

ダイバーシチ効果を得ることができないため，伝送特性改善のためには誤り訂正符号化が必須と

なっている[1.34]．一方で OFDM伝送では，各サブキャリアで伝送された信号は周波数非選択性

フェージングチャネルの影響を受けているとみなせるので，後に説明する空間多重などとの親和

性が高い． 

1.3.2.2 MC-CDMA 

MC-CDMA[1.35][1.36]は，OFDM と周波数領域拡散を組み合わせた伝送方式である．

MC-CDMAの送受信機構成を図 1.11に示す．シングルキャリア伝送の一種である DS-CDMAが

時間領域で送信データシンボルの拡散を行っているのに対して，MC-CDMA では周波数領域で

データシンボルの拡散を行っている．すなわち，MC-CDMA では互いに直交するサブキャリア

に拡散後のシンボルをマッピングすることになる． 

OFDM と同様にまず 2 値の送信データ系列はチャネル符号化およびデータ変調される．その

後，SF個にコピーされ拡散符号を用いて拡散される．OFDMと同様に IFFTや IDFTにより得ら

れる時間領域信号 )}1(~0);({ −= cNttx は次式のように表される． 

( ) ( ) ( )∑
−

=

π⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎥⎦
⎥

⎢⎣
⎢

⋅
=

1

0

2exp2cN

k
k

c

c tfjkc
SF
kd

TSF
Etx  (1.29) 

ここで， ⎣ ⎦ )}1(~0);({ −= SFNnnd c は送信データシンボル， )}1(~0);({ −= SFkkc は拡散符号系

列を表し，Ecと Tcはそれぞれ FFTサンプルあたりの信号エネルギーと FFTサンプル長を表して

いる． 

式(1.13)で与えられる周波数選択性フェージングチャネルを伝搬し，GIを除去した後の受信信

号 )}1(~0);({ −= cNtty は以下のようになる． 

( ) ( )( ) ( )tnNtxhty
L

l
cll +τ−=∑

−

=

1

0

mod  (1.30) 

受信信号に対して FFTもしくは DFTを行うことにより得られる周波数成分は以下のようになる． 
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(a) 送信機． 

 
(b) 受信機． 

図 1.11 MC-CDMAの送受信機構成． 
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上式に式(1.29)と式(1.30)を代入することで以下を得る． 
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 (1.32) 

その後，周波数領域等化後および逆拡散を以下の式のように行う． 

( ) ( ) ( ) ( )
( )

∑
−+

=

=
11

*1~ SFn

nSFk

kckYkw
SF

nd  (1.33) 

ここで w(k)は等化重みであり，MRC 重みや最小二乗誤差規範(MMSE: Minimum mean squared 

error)重み，ゼロフォーシング(ZF: Zero forcing)重みのような様々な等化重みが検討されている

[1.36]． 

式(1.33)に式(1.31)を代入することで以下のようになる． 

MRC重みを用いた場合(w(k)=H*(k))，瞬時 SNRは 
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となり，ここで， 
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であるので， 
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 (1.37) 

となる．上式より，MC-CDMAを用いた場合には，パス間干渉なく周波数ダイバーシチ効果（時

間領域におけるパスダイバーシチ効果と等価）を得ることができるということがわかる．ところ

が拡散符号系列あたりの伝送速度は OFDMのそれと比較して 1/SFとなってしまうため，伝送速

度向上のためにはコード多重が必要となる．しかしながら，周波数選択フェージングチャネルを

伝搬した場合には，拡散符号系列間の直交性の崩れが生じることから生じるコード間干渉(ICI)

の影響により伝送特性が劣化してしまう[1.16]．そのため，伝送特性改善のためには ICI キャン

セラの適用が不可欠である[1.37][1.38]． 

式(1.21)，式(1.28)，および式(1.37)で与えられる受信 SNR から求めた DS-CDMA，OFDM，

MC-CDMAの条件付き BERは次式で与えられる[1.39]． 

⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛ γ=
42

1 erfcPb  (1.38) 

ここで，erfc(.)は誤差補関数[1.39]であり，データ変調に QPSK を用いるものとした．条件付き

BERを平均化して得られた平均 BER特性を図 1.12に示す．サブキャリア数は Nc=256，チャネ

ルは L=16-path の等利得周波数選択性フェージングチャネルとした．DS-CDMA および 
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図 1.12 DS-CDMA，OFDM，MC-CDMAの平均 BER特性の理論値． 

 
図 1.13 マルチアンテナ伝送の分類． 

MC-CDMAでは，拡散率を SF=256，コード多重数を U=1とした．図から分かるように，OFDM

ではダイバーシチ効果を得られていないが，DS-CDMA および MC-CDMA では周波数ダイバー

シチ効果により優れた BER特性が得られていることがわかる．しかしながら，コード多重を行

っていないため伝送速度は OFDMの 1/SFとなっている． 

1.4 マルチアンテナ伝送 

マルチキャリア伝送は優れた周波数利用効率を実現できるものの，次世代システムで求められ

ている超高速伝送を限られた周波数帯域を用いて実現することは不可能である．送信機，受信機，

もしくは送受信機に複数のアンテナを実装するマルチアンテナ伝送は大きく 2 つに分類するこ

とができる（図 1.13）[1.25][1.40]． 
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(a) 送信ダイバーシチ 

 
(b) 受信ダイバーシチ． 

図 1.14 空間ダイバーシチの送受信機構成． 

1.  空間ダイバーシチ(SD)：伝送速度は増大しないものの，ダイバーシチ利得の獲得により伝送

品質を改善する．主に，送信側に複数アンテナを実装する送信ダイバーシチと受信側に複数

アンテナを実装する受信ダイバーシチに分けることができる． 

2.  空間多重(SDM)：伝送速度を増大させることができる．受信アンテナダイバーシチや送信ア

ンテナダイバーシチと組み合わせることができる． 

1.4.1 空間ダイバーシチ 

空間ダイバーシチには，“受信ダイバーシチ”と“送信ダイバーシチ”がある．受信ダイバーシチ

では受信機に複数アンテナを実装し，各アンテナで受信された信号に最大比合成重みを乗算して

合成することによりダイバーシチ効果を得る． 

受信ダイバーシチでは，複数の受信アンテナを実装し，各アンテナでそれぞれ信号を受信して

コヒーレント合成する[1.41]．送信信号は以下のように表される．ここでは簡単のために時間変

数 tを除去して説明を行う． 

d
T
Ex
s

s2=  (1.39) 

以下では簡単のため受信アンテナ数が 2の場合について述べる．各アンテナで受信される信号は，

送信された信号がそれぞれ独立なチャネルを伝搬してきたものとなる．それらは次式で表すこと

ができる． 
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ここで，
rnh は送信アンテナと第 nr受信アンテナ間のチャネル応答である．受信機では，各受信

アンテナの受信信号に対して，最大比合成を行うことによって判定信号を得ることになる． 
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(1.41) 

上式からわかるように，ダイバーシチ効果が得られていることがわかる．この場合の，瞬時受信

SNRγは，各受信アンテナにおける雑音が無相関であることを考慮すると以下のようになる． 
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受信ダイバーシチを適用するためには，各受信アンテナと送信アンテナ間のフェージング相関

を低くするために各アンテナ間を搬送波の半波長以上（λ/2: λは搬送波周波数の波長)離す必要が

ある．例えば，現在の第 3世代携帯では，2GHz付近の搬送波周波数が用いられているので，ア

ンテナ間は 

)(5.7)(075.0
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2
1

2 9

8
cmm

f
c ==

⋅
⋅==λ  (1.43) 

以上離す必要がある．近年小型化が進んでいる携帯端末においては，アンテナ間隔を広げること

は難しい．下りリンク伝送を考えた場合，送信機（基地局）における物理的制限（送信電力やア

ンテナ数）は受信機（端末）のそれと比較して少なく，基地局ではアンテナ間を十分に離すこと

ができる．そこで考えられたのが送信ダイバーシチである． 

送信ダイバーシチは，Alamoutiが時空間ブロック符号(STBC: Space-Time Block Codes)を提案し

て以来活発に研究が行われてきた[1.24]．他にも時空間トレリス符号(STTC: Space-Time Trellis 

Codes)[1.42]，遅延送信ダイバーシチ(DTD: Delay Transmit Diversity)[1.43]，循環遅延ダイバーシ

チ(CDTD: Cyclic Delay Transmit Diversity)[1.22]などがある． 

最も簡易な方法で，送信ダイバーシチを実現することのできる STBCでは，以下のように時空

間符号化を行う[1.24]． 

 

(1.44) 

受信機では，連続する 2つの時間スロットに受信された信号を用いて時空間復号を行う．それぞ
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れの時間スロットに受信された信号は以下のように表わされる（2スロット間でのチャネル変動

はないものとする）． 
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上式の受信信号に対して以下のような処理を行う． 
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上式に式(1.45)を代入すると以下のように，それぞれの送信シンボルを取り出すことができる． 
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送信シンボル d0について（d1に関しても同様の手順で求められる）の瞬時 SNRは 
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式(1.42)と式(1.48)からわかるように，受信ダイバーシチと送信ダイバーシチは，同じダイバー

シチ次数(2)を獲得できていることがわかる．しかしながら，送信ダイバーシチでは総送信電力

を一定に保つという条件が課されるため各アンテナからの送信電力は 1/2となり，受信ダイバー

シチと送信ダイバーシチでは誤り率特性を比較した場合約 3dBの特性差が生じる． 
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(a) 送信機． 

 

(b) 受信機． 

図 1.15 空間多重伝送の送受信機構成． 

1.4.2 空間多重 

マルチキャリア伝送では，周波数領域で互いに直交するサブキャリアを用いて伝送を行うこと

によって，周波数利用効率を向上させているが，3G LTEや LTE Advancedで要求されているよう

な超高速伝送を実現するのには十分とは言えない．そこで，限られた周波数帯域を用いて飛躍的

に伝送速度を向上させることのできる SDMが必須となる[1.26]． 

空間多重伝送時には，同一の周波数帯・時間スロットを用いて各送信アンテナから異なる信号

を送信する．ここでは簡単のために周波数非選択性フェージングチャネル（1-パスモデル）を仮

定する．送信アンテナ数を Ntとした場合，第 nr受信アンテナで受信された信号は，すべての信

号が重畳されたものとなり，次式のように表わすことができる．ここでは簡単のために時間変数

tを除去して説明を行う． 
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ここで，
tnd は第 ntアンテナからの送信シンボル， tr nnh , は第 nr受信アンテナと第 nt送信アンテナ

間のチャネル変動，
rnn は第 nr受信アンテナにおける雑音である． 

受信機では，重畳されて受信された信号を分離する必要がある．そのための信号分離法として

近年様々な方法が検討されている．以下にその代表的なものを示す． 

1.4.2.1 MLD 

送信信号の事後確率(APP: A Posteriori Probability)を最大にする信号検出法は最大事後確率

(MAP: Maximum A Posteriori)検出器と呼ばれる．しかしながら，受信機において送信信号に関す

る事前確率は得ることができないため，Bayes の定理[1.25]を用いることにより得られる最尤検

Data
modulation S/P

Transmission data

Signal
demultiplex

Data
demodulationP/S
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出(MLD: Maximum Likelihood Detection)[1.45]が最適な受信機となる．MLDでは，尤も送信され

た可能性が高い送信信号の組み合わせを出力する．これは，受信信号と送信信号の全組み合わせ

を比較し，2乗ユークリッド距離が最も小さくなる送信信号の組み合わせを，送信信号として出

力することと等価になる．事前情報を用いない場合において最も優れた検出精度を実現できるも

のの，送信アンテナ数および変調多値数の増大に伴い指数関数的に演算量が増大してしまう問題

がある．多値変調数を C，送信アンテナ数を Ntとした場合，組み合わせ候補数は tNC となる．例

えば送信アンテナ数 4，16QAM 変調(C=16)を用いた場合の組み合わせ候補数は 164=65536 とな

る． 

受信信号は，次式のように表わされる． 

MLDでは，全受信アンテナで受信された信号と送信信号の全ての組み合わせの中から，送信さ

れた可能性が高い組み合わせを送信信号として次式のように判定する．  
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 (1.51) 

1.4.2.2 MMSE 

MMSEを規範とするフィルタ[1.39]は送信信号とフィルタ出力の誤差を最小とする．MIMO多

重伝送時の受信信号を表す式(1.50)は，行列表現を用いると以下の式のように表わせる． 
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(1.52) 

ここで dは Nt行 1列の送信信号ベクトルである．MMSEフィルタ出力は以下のように表せる． 

wyd =~  (1.53) 

ここで，d~は Nt行 1列のベクトル，wは Nt行 Nr列の MMSE重み，yは Nr行 1列の受信信号ベ

クトルである． 

誤差ベクトル eを以下のように定義する． 
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誤差ベクトル eのベクトルノルムの 2乗平均値は 
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となる．ここで， . はベクトルのノルムを表す．MMSE解はWiner-Hopf解[1.46]として知られ，

以下のようにして与えられる． 
pΩw 1−=H  (1.56) 

Ωは受信信号の自己相関行列，pは受信信号と送信信号の相互相関ベクトルを表し，以下のよう

に与えられる． 

ここで，hと nはそれぞれ Nr行 Nt列のチャネル行列と Nr行 1列の雑音ベクトルである．送信信

号と雑音の間に相関はないため，以下のようになる． 
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また，pは 
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となる．よってMMSE等化重みは以下のようになる． 
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このようにして得られたMMSE係数を用いて送信信号の分離を行う．MMSEフィルタでは他の

送信アンテナからの信号を抑圧できるため送信アンテナ毎に信号の検出が可能である．しかしな

がら，他アンテナからの干渉信号の抑圧に受信機のもつ自由度（受信アンテナ本数−1）を用い

てしまうため，受信ダイバーシチ効果が減少してしまうといった問題がある[1.47]．例えば，送

信アンテナ本数を Nt，受信アンテナ本数を Nrとした場合，フィルタ出力時のダイバーシチ次数
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は(Nr−Nt+1)となる（これは，文献[1.47]における干渉キャンセラの第 0ステージの出力と等価で

ある）． 

1.4.2.3 QRD-M 

QR分解M-アルゴリズム(QRD-M: QR-decomposition and M-algorithm)[1.48]-[1.50]はMLDで問

題となっていた演算量を削減しつつ，優れた信号分離精度を実現した信号分離法である．QRD-M

は，QR 分解による送信信号の直交化および M-アルゴリズムによる逐次信号検出から構成され

ている． 

受信信号をベクトル表示すると式(1.50)より，次式のように表せる． 
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E2  (1.61) 

hに対して QR分解を以下のように適用する． 

QRh =  (1.62) 

ここで，Q は Nr行 Nt列のユニタリ行列，R は Nt行 Nt列の上三角行列である．受信信号ベクト

ル y に対して，QHを乗算することにより以下のように受信信号を直交化することができる（こ

こで(.)Hはエルミート転置操作を表す）． 
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(1.63) 

受信機では， 

2

,

1

1
,~

~2~2~minarg
~

ttt

t

tt

tttt
tn

t nnn
s

s
N

nn
nnn

s

s
n

d
n dr

T
Edr

T
Eyd −⎟

⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛
−= ∑

−

+=′
′′  (1.64) 

というように逐次的に信号検出を行う．式(1.63)から分かるように，第 nt送信アンテナの検出時

には第 0～第(nt−1)送信アンテナからの干渉はなく，第(nt+1)～第(Nt−1)送信アンテナからの信号

のみが干渉を与えていることが分かる．そこで M-アルゴリズムでは，直交化後の受信信号から

第(nt+1)～第(Nt−1)送信アンテナからの干渉レプリカを生成して減算したのちに第 nt 送信アンテ

ナの信号検出を行う．しかしながら，逐次干渉キャンセラに基づく信号検出を行った場合には 
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図 1.16 M-アルゴリズムの動作例． 

 
図 1.17 判定帰還型チャネル推定のブロック図． 

誤り伝搬により大きく特性が劣化してしまうことが知られている[1.44]． 

誤り伝搬による特性劣化を回避するために用いられるのがM-アルゴリズムである．M-アルゴ

リズムでは検出精度を向上させるために，各送信アンテナの検出時に複数の候補信号(
tnS 個)を

保持するようにしている．図 1.16に QPSKデータ変調を仮定し，S0=2，S1=2，S2=4とした場合

の動作例を示す．まず第 0アンテナ検出時には，4つの QPSK信号と直交化後の受信信号間の 2

乗ユークリッド距離を計算し，その中から最もらしい（2乗ユークリッド距離の小さい）ものか

ら 2つのシンボルを候補レプリカとして保持する．第 1アンテナ検出時には，直交化後の受信信

号からそれぞれの候補レプリカを除去したものと，QPSK信号との 2乗ユークリッド距離を計算

し，最も確からしいシンボル 2つを保持する．第 2アンテナ検出時にも同様の操作を行い，信号

の検出を行う． 

1.5 繰り返し信号処理 

1.5.1 判定帰還型チャネル推定 

受信機で一度復調・検出されたデータシンボルは既知のパイロットシンボルとして考えること

ができるため，それらを用いることでパイロットシンボル数を増大させることができ，チャネル

推定精度を改善できる[1.51]（図 1.17）． 

OFDM 伝送を考えた場合，第 i-OFDM シンボルの第 k サブキャリアにおける受信信号，チャ

ネル利得，送信信号，雑音を y(k,i)，H(k,i)，S(k,i)，Π(k,i)とした時，それらの関係は以下のよう

に表すことができる． 
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ここで， 
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であり，P(k,i)は既知のパイロットシンボル，D(k,i)はデータシンボルである． 

チャネル変動の時間選択性がほぼ無視できる，すなわち H(k,i)=H(k)の時，パイロットシンボル

数を Npilotとした場合には， 
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となり，チャネル推定の誤差となる雑音成分を 1/Npilotにすることができる． 

もし仮に，Ndata個のデータシンボルを正しく判定帰還することができれば，Npilot個のパイロッ

トシンボルに加えて Ndata個のデータシンボルも用いることができるため以下のように平均化を

行うことができる． 
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 (1.68) 

この場合，パイロットシンボルのみを用いる場合と異なり，雑音成分の影響を 1/(Npilot+Ndata)にす

ることができる．しかしながら，実際の判定帰還には誤りが含まれるため判定帰還チャネル推定

を用いた場合にはチャネル推定精度が劣化してしまう可能性がある．さらに，チャネルは時間・

周波数選択性フェージングチャネルとなるため，平均化を行うことによってチャネル推定精度が

劣化する場合も考えられる． 

1.5.2 繰り返し干渉キャンセラ 

MIMO 多重伝送では，各送信アンテナから異なる信号を送信することによって，必要となる

時間・周波数資源を増大させることなく，伝送速度を向上できる．第 nr受信アンテナの受信信

号
rnY は以下の式で示すように，複数の送信アンテナから送信された信号の足し合わせとなる． 

r

t

t

ttrr n

N

n
nnnn SHY Π+= ∑

−

=

1

0
,  (1.69) 

ここで，
tr nnH , は第 nt送信アンテナと第 nr受信アンテナ間のチャネル利得， tnS は第 nt送信アン

テナからの送信信号，
rnΠ は第 nr受信アンテナにおける雑音成分を表す． 

第 nt送信アンテナに関する検出を考える．1.4.2で述べたMIMO信号検出法を用いることによ

って送信信号の検出を行うことができる．式(1.69)は以下の式のように書き換えることができる． 
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図 1.18 干渉キャンセラのブロック図． 
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第 1項が希望信号成分（第 nt送信アンテナからの信号），第 2項が他アンテナからの干渉，第

3項が雑音成分である．一度信号検出を行い得られた各送信の仮判定結果を判定帰還することに

よって，送信信号レプリカ
tnS ′

~
を生成することができれば，それらを以下の式に示すように受信

信号から除去することによって他アンテナ干渉を除去することができる（図 1.18）． 
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もし仮に判定帰還結果が正しい場合，すなわち
tt nn SS ′′ =~
の場合， 

rttrr nnnnn SHY Π+= ,
~  (1.72) 

となる．しかしながら，実際には判定帰還結果には誤りが含まれるためその影響を考慮して干渉

除去を行う必要がある．文献[1.52]では，判定帰還誤りの影響を最低限に抑えるために軟判定値

を用いた干渉レプリカ生成を行っている．また文献[1.53]では直列(Serial)干渉キャンセラを対象

として，干渉レプリカの生成精度および干渉除去精度の向上のために巡回冗長検査(CRC)符号の

復号結果によって硬判定および軟判定レプリカを切り替える干渉除去法が提案されている． 

1.6 本研究の位置づけ 

図 1.19 に本研究の位置づけを示す．次世代システムのアクセス方式として，OFDM や

MC-CDMA に代表されるマルチキャリアシステムが注目されている．また，過酷な無線伝搬路

において伝送品質を改善するために受信ダイバーシチおよび送信ダイバーシチの検討が多くな

されてきた．さらに近年では，空間的に信号を多重する空間多重伝送が注目されており，マルチ

キャリア伝送と空間多重伝送の組み合わせは必須の伝送技術であると言える．しかしながら，そ

れらを組み合わせる際には高精度なチャネル推定や干渉キャンセラ技術が必要となる． 

Data
Data

Signal
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Data

Data
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Data

Data
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図 1.19 本研究と従来研究の位置づけ． 

 

図 1.20 本論文の構成． 

図 1.20に本論文の構成を示す．限れた周波数資源を用いて，超高速伝送を実現するためには，

OFDMやMC-CDMAのようなマルチキャリア伝送と空間多重伝送の組み合わせが必須であると

言える．マルチキャリア伝送と空間多重伝送の組み合わせ時には以下のような技術が必要となる． 

1. 高精度なチャネル推定法 

OFDM 復調や，MIMO 多重伝送時の信号分離には，各送受信アンテナ間のチャネル状態

を知ることが必須となる． 

2. 高精度な信号分離法および干渉キャンセラ 

MIMO 多重伝送時には他アンテナからの干渉を抑圧（除去）しつつ信号の検出を行う必
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要がある． 

これらの要求を実現するために，文献[1.44]で示されているように，チャネル推定精度を向上

させるために受信機において繰り返しチャネル推定を行う方法や，MIMO 多重伝送時には，繰

り返し処理内において誤り訂正復号器と信号検出部との情報の受け渡しを行うことによって優

れた信号分離精度を実現する方法が提案されている[1.59]．本論文では，マルチキャリア空間多

重伝送を対象として，繰り返し処理を用いることによって信号検出精度を向上させる方法につい

て検討を行う． 

高精度なチャネル推定法を行うための方法として，受信機における繰り返し判定帰還型チャネ

ル推定法が挙げられる．文献[1.54]では，強力な誤り訂正能力を有するターボ符号の繰り返し復

号処理の中に判定帰還データシンボルに基づく繰り返しチャネル推定を組み合わせた場合の平

均 BER特性の評価および平均化範囲の最適化が計算機シミュレーションにより行われているが，

その特性評価は計算機シミュレーションによるものである．狭帯域シングルキャリア伝送におけ

る判定帰還型チャネル推定の理論検討は文献[1.57]で行われているものの，判定帰還データシン

ボルの判定帰還誤りは考慮されていない．また，同一パケット内での複数回の繰り返し処理を考

慮はされていない．判定帰還を行うことによって，チャネル推定に用いるシンボル数を増大でき

るためチャネル推定精度を向上できると考えられるが，判定帰還誤りの影響により推定精度が劣

化してしまう．しかしながら，判定帰還誤りを考慮した判定帰還型チャネル推定法の理論的な

BER特性評価は行われていない． 

そこでまず，第 2章では OFDM伝送における判定帰還型ブロック繰り返しチャネル推定の理

論的検討を行い，その平均 BER特性を明らかにしている．理論検討に当たっては，判定帰還に

より生じる誤り伝搬を考慮する．また，雑音および判定帰還誤りに起因するチャネル推定精度の

劣化を抑圧するために，周波数・時間方向の 2次元フィルタを適用する．計算機シミュレーショ

ンにより，理論検討の妥当性を評価している． 

第 3 章では，MIMO 多重伝送における繰り返し信号分離法の提案を行う．文献[1.52]では，

MIMO-CDMA伝送を対象としてMMSE空間フィルタリングと軟判定シンボルによる干渉キャン

セラが提案されその有効性が計算機シミュレーションにより評価されている．パケット伝送時に

は，そのパケットが正しく受信されたかどうかを受信機で判断するために CRC符号を付加して

いる．そこで，文献[1.53]では誤り訂正符号化単位毎に付加されている CRC符号に基づき繰り返

し干渉キャンセラに用いるシンボルを軟判定シンボルもしくは硬判定シンボルへと切り返える

ことで特性改善を図る信号分離法が提案されている．QRD-M 信号分離法では，QR-分解と M-

アルゴリズムを用いて送信アンテナ毎に逐次的な干渉除去および信号の検出を行っている．本研

究では CRC 符号による誤り検出結果を用いる繰り返し信号分離法を提案する．QRD-M 信号分

離法では送信アンテナ毎に逐次検出を行うことに注目し，送信アンテナからのパケットが正しく

受信されたと判断されたアンテナのレプリカ生成を誤り訂正復号の出力から生成する．それによ

り誤りがあると判断されたパケットの信号検出精度を改善する． 

第 4章では，マルチパス成分を分離することにより仮想的に受信アンテナ本数を増大させるこ
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とにより，MC-CDMA伝送時に仮想 MIMOシステムを構築する方法を提案する．第 2章・第 3

章では OFDMを対象としていたが，周波数ダイバーシチ利得獲得を狙い本章ではMC-CDMAを

対象とした検討を行う．文献[1.60]では，DS-CDMA/MIMO多重伝送を対象として，2次元MMSE

フィルタとマルチパス干渉キャンセラを用いることでマルチパス干渉を除去しパス分離を行う

方法が提案されている． 

本論文ではマルチキャリア伝送を対象として，提案法では周波数領域においてマルチパスの各

パス固有の遅延時間に基づく逆位相回転を与えることによりパス間干渉(IPI)を除去しつつ，異な

る遅延時間を有するパスを分離する．そして，その分離されたパスを仮想的な受信アンテナとし

て用いることによって信号検出を行う．さらに，コード多重伝送時には拡散符号間の直交性の崩

れに起因する ICI の影響により MC-CDMA の伝送特性は大幅に劣化してしまう．そこで，伝送

特性を改善するために，繰り返し ICIキャンセラ[1.65][1.66]の提案を行い，その適用効果を計算

機シミュレーションにより明らかにする． 

第 5章では，シングル送信アンテナおよびマルチ送信アンテナの MC-CDMA伝送を対象とし

て，繰り返し干渉キャンセラを適用した場合のチャネル容量に関する検討を行う．第 2章～第 4

章ではマルチキャリアシステム(OFDM/MC-CDMA)の伝送特性改善を目的として提案を行った．

本章では，それら繰り返し信号処理を行った場合に得られる特性の上界であるチャネル容量につ

いて検討する．MMSE 規範フィルタ-FDE を用いる MMSE，MMSE-FDE を用いる DS-CDMA，

そして OFDMのチャネル容量比較が文献[1.67]で行われている．また，マッチドフィルタを用い

るMC-CDMAのチャネル容量に関する検討は文献[1.68]で行われている．しかしながら，今まで

にMC-CDMA MIMOを対象として残留 ICI/IAIキャンセラを用いた場合のチャネル容量の評価は

行われていない．検討においては，残留 ICIおよび IAIの度合を表す係数を導入し，それらを用

いて誤差を最小とする MMSE フィルタの設計および条件付き受信 SINR の導出を行う．計算機

シミュレーションを用いて OFDMとの比較検討を行う． 

最後に第 6章では，本論文の研究成果をまとめている． 
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2. OFDM 伝送における判定帰還型繰り
返しブロックチャネル推定に関する
理論検討 

あらまし 
OFDM は，マルチパスフェージングチャネルにより引き起こされる影響を低減できることか

ら，次世代移動体通信システムの有力な伝送方式と考えられている．OFDM 伝送時には高精度

なチャネル推定が必須である．現在までに，多くのパイロットチャネル推定法が提案されている．

パケット伝送の場合には，チャネル推定精度を向上させるために受信パケット内で判定帰還に基

づく繰り返しチャネル推定処理(DF-BICE: Decision Feedback Block Iterative Channel Estimation)を

行うことが可能である．しかしながら，判定帰還の中に含まれる判定誤りの影響により BERや

パケット誤り率(PER: Packet Error Rate)特性を劣化させてしまう．従来から判定帰還チャネル推

定を対象として，BER 特性の理論解析が行なわれてきたが，それらは理想判定帰還を仮定して

いた．しかしながら実際には判定帰還データの中には誤りが含まれるためその影響でチャネル推

定精度が劣化してしまう．すなわち判定帰還誤りを考慮した BER特性の理論解析は実用的にも

非常に重要であるといえる．そこで本章では，QPSKデータ変調を仮定し，判定帰還誤りを考慮

した DF-BICEの理論的な検討を行い，平均 BERの理論的な表示式を導出する．表示式の導出に

必要なチャネル推定値の分散を判定帰還誤り（BER 特性）を用いて算出している，判定帰還誤

りの影響を低減するために，時間および周波数方向へと平均化を行う 2次元(2D: 2 Dimensional)

平均化フィルタを用いる．2D平均化フィルタおよびアンテナダイバーシチの適用効果を議論し，

理論検討の妥当性を計算機シミュレーションで確認している． 

2.1 はじめに 

OFDM は次世代移動体通信の有力な伝送方式として近年注目されている[2.1]．送信データシ

ンボルの復調を行うために同期検波が必要なことから，OFDM 伝送時には高精度なチャネル推

定が必須であると言える．これまでに，遅延時間領域窓関数法[2.2]やフェージング変動への追従

性を向上させるための補間法[2.3]のような数々のチャネル推定法が提案されている．次世代移動

体通信では，パケット伝送が主流になると考えられる．パケット伝送の場合には，チャネル推定

精度を向上するために判定帰還に基づく繰り返しチャネル推定(DF-BICE)を行うことが 
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図 2.1 本研究のアプローチ． 

できる[2.4][2.5]．しかしながら，誤りを含む判定帰還を行った場合には，BERや PER特性を劣

化させてしまう．その影響を低減するための簡易な方法としては，時間および周波数方向へと平

均化を行う 2D平均化フィルタを用いることが考えられる． 

マルチパス環境下における OFDMの理論的な検討は[2.6]-[2.8]において行われており，正規化

ドップラー周波数の影響や r.m.s.遅延スプレッドの影響が理論的に検討されている．また，シン

グルキャリアシステムを対象とした判定帰還型チャネル推定法の BER 解析は[2.9]で行われてい

るものの，判定帰還誤りの影響は考慮されていない．文献[2.10]において差動位相シフトキーイ

ング(DPSK: Differential Phase Shift Keying)における一般二次形式を用いて OFDMの BER特性の

理論検討を行っている．しかしながら今までに，判定帰還誤りを考慮した DF-BICEにおける BER

特性の理論検討は行われていない．また，パケット内繰り返し判定帰還型チャネル推定を適用し

た場合の繰り返し数が平均 BER特性に与える影響も明らかにされていない．実際のシステムに

判定帰還型チャネル推定を適用した場合，判定帰還データの中には誤りが含まれるためその影響

でチャネル推定精度が劣化してしまう．すなわち判定帰還誤りを考慮した BER特性の理論解析

は実用的にも非常に重要であるといえる． 

そこで本章では，OFDM伝送を対象として判定帰還誤りを考慮した 2D平均化フィルタを用い

る DF-BICEの BER特性の理論検討を行う．高速パケット伝送時には，チャネルの時間変動に対

してパケット長が十分に短いため，チャネルを準静的（すなわち低速フェージング）と考えるこ

とができる．そこで本研究では判定帰還誤りがパケットフレーム内に一様に存在しているものと

している．そして，QPSKデータ変調を仮定した場合に判定帰還誤りを考慮した閉じた形の再帰

的な BER表現式を導出する． 

アンテナダイバーシチは OFDM の伝送特性改善のために有効であることが知られている．そ

こで，得られた BER表現式を用いてアンテナダイバーシチを用いた場合の判定帰還型チャネル

推定の理論 BERに関する検討を行う．チャネル推定値や雑音成分に判定帰還誤りが影響する．

そこで BER特性の表示式導出にあたって必要となるチャネル推定値の分散，雑音の分散および

チャネル推定値と実際のチャネル値の相関をガウス近似で求める際に，判定帰還誤りの影響を考

慮している．本章では，図 2.1に示すように繰り返し処理の際に得られる判定帰還データシンボ

ルを用いることによって，次の繰り返し処理でチャネル推定を行う．また，その時に得られる誤

り率を用いることによって次の繰り返し処理における BER特性の導出を行う． 

本章の構成は以下のようになっている．第 2節では，本章で仮定している OFDMのシステム

モデルを示す．その後，第 3 節で DF-BICE の理論検討を行う．第 4 節で，シミュレーション 

Channel estimation
& demodulation

BER
calculation

判定帰還データシンボル
ビット誤り率
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(a) 送信機． 

 

(b) 受信機． 

図 2.2 送受信機構成． 

諸元を示した後に，第 5節では，導出した BER表現式により得られた BERとシミュレーション

により得られた BER 特性の比較を行っている．また，2 次元平均化フィルタの適用効果や理論

検討の妥当性を計算機シミュレーション結果により評価している．第 6節は本章のまとめである． 

2.2 送受信機構成 

2.2.1 送受信システム 

図 2.2と図 2.3にそれぞれシステムモデルと，判定帰還型チャネル推定の構成を示す．本章で

は，Nc本のサブキャリアを用いる OFDMを想定している．図 2.4に示しているように，Ndata個

の OFDM データシンボルの先頭部分にチャネル推定に用いる Npilot個の OFDM パイロットシン

ボルを時間多重するパケット構成を仮定している．各パケット内に多重されている OFDM シン

ボル数は Nframe個(Nframe=Npilot+Ndata)である． 

送信機では，2 値のデータ系列をまず QPSK データ変調し，(Ndata × Nc)個のデータシンボルか

らなるシンボル系列を得る．OFDM パイロットシンボルの時間多重後に S/P 変換した後に，Nc

ポイントの IFFTにより OFDMパケットフレームを生成する．マルチパスチャネルの影響により

生じる IBIの影響を除去するために各 OFDMシンボルの先頭部分に Ng-FFTサンプルの GIを挿

入した後に送信する． 

送信されたOFDMパケットは周波数選択性フェージングチャネルを伝搬した後にNr本の受信

アンテナにより受信される．GIを除去した後で受信 OFDMシンボルは Ncポイントの FFTによ 
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図 2.3 判定帰還型チャネル推定部． 

 
図 2.4 パケットフレーム構成． 

り Nc個のサブキャリア成分へと分解される．パケットフレーム内の全サブキャリア成分をバッ

ファに格納する．まず，受信した第 i-OFDMパイロットシンボル( )1(~0 −= pilotNi )を用いてまず

初回のチャネル推定を行う．その後，得られたチャネル推定値を用いてアンテナダイバーシチ合

成をMRCにより行い，仮判定を行う．図 2.5に示すように，チャネル推定精度を向上させるた

めに，得られた仮判定結果を判定帰還することにより判定帰還型チャネル推定を行う．ここでは

一般性を失わないために，第 i-OFDM シンボル ( )1(~0 −= frameNi )の第 k サブキャリア

( )1(~0 −= cNk )成分における処理について考える． 

2.2.2 送信信号表現 

第 i-OFDMシンボル )}1(~0);({ −= ci Nttx は等価低域表現を用いて以下のように表わされる． 

( ) ( )∑
−

=
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⎠

⎞
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⎝

⎛
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1

0

2exp,2 cN
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N
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T
Etx  (2.1) 

ここでEcと Tcはそれぞれ FFTサンプルあたりの各サブキャリアの信号エネルギーと FFTサンプ

ル長を表す．s(k,i)は第 kサブキャリアで伝送される第 iシンボルである．s(k,i)は 
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として与えられ，ここで p(k,i)は QPSKパイロットシンボル，d(k,i)はデータシンボルである． 

2.2.3 チャネルモデル 

送受信機間のチャネルはそれぞれが異なる遅延時間を有する L-パスの周波数選択フェージン

グチャネルであると仮定し，各伝搬パスは独立な障害物等により生成される分解不可能な多数の

素波から構成されているとし，独立なフェージング変動を受けているものとした． 
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低速フェージングを仮定した場合，受信した第 nr 受信アンテナ ))1(~0( −= rr Nn における第

i-OFDMシンボルは以下のようにして表わされる． 

( ) ( ) ( )tntxhty
rrr n

L

l
lilnin +τ−=∑

−

=

1

0
,,  (2.3) 

ここで lnr
h , とτlは第 lパス ))1(~0( −= Ll の複素チャネル利得と遅延時間， )(tn

rn は第 nr受信アン

テナにおける加法性白色ガウス雑音(AWGN: Additive White Gaussian Noise)であり，分散は

2σ2=2N0/Tcである（ここで N0は AWGNの片側電力スペクトル密度である）． 

チャネルの遅延プロファイルは以下のようにして表現することができる． 
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 (2.4) 

ここで ]|[| 2
,, lnln rr

hE=Ω （E[.]は期待値操作を表す）であり，δ(.)はデルタ関数である．チャネル

の周波数相関（第 k サブキャリアと k ′サブキャリアにおけるチャネル利得間の相関）は lnr ,Ω の

フーリエ変換として与えられ，以下のようになる． 
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2.2.4 受信信号 

第 nr 受信アンテナにおける Nc ポイント FFT により得られる第 k サブキャリア成分
)}1(~0);,({ −= cn NkikY

r
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となる． ),( ikH
rn と ),( ik

rnΠ はチャネルのインパルス応答と雑音成分のフーリエ変換であり以下

の式で与えられる． 
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2.2.5 チャネル推定 

チャネル推定の目的は，周波数領域におけるチャネル利得 ),( ikH
rn を推定することである.本章

で仮定している DF-BICEでは同一パケット内において“同期検波/信号検出”と“判定帰還型チ

ャネル推定”を繰り返し行う．以下の式のように，パケット内に多重されているパイロットシン

ボルを取り除くことによりチャネル推定の初期値を得ることができる． 



 

44 
 
 

( )( ) ( )
( )∑

−

=′
′
′

=
1

0

0

,
,1ˆ

pilot
r

r

N

i

n

pilot
n ikp

ikY
N

kH  (2.8) 

)(ˆ )0( kH
rn はチャネル推定の初期値であり， )1(~0 −= frameNi に対して )(ˆ),(ˆ )0()0( kHikH

rr nn = である．

MRCアンテナ合成は第 iシンボル( )1(~ −= framepilot NNi )に対して以下のようにして行われる． 
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ここで(.)*は複素共役操作である． ),(ˆ )0( ikY に基づいて ),( ikd に関するデータ復調を行い， ),(ˆ )0( ikd

を得る．その後 ),(ˆ )0( ikd を次の繰り返しにおける新しいパイロットシンボルとして判定帰還する．

ここで繰り返し処理のステージを表す itr )0( >itr を導入する．第 itrステージでは， ),(ˆ )1( ikd itr− を

用いて判定帰還型チャネル推定を行う．その後得られたチャネル推定値を用いて，再度 ),(ˆ )( ikd itr

を得るためにMRCアンテナ合成を行う． 

2.3 判定帰還型ブロック繰り返しチャネル推定（DF-BICEの理論検討) 

本節では，DF-BICE を用いた場合の OFDM 伝送の BER 表現式を導出する．ここでは，第 k

サブキャリア ))1(~0( −= cNk における第 i-QPSK データシンボル ))1(~( −= framepilot NNi における

処理を考える．また，簡単のために全伝送ビットが “1”であるとする（すなわち，

2)1(),( jikd += ）．そのような場合の判定誤りは以下のように表わすことができる． 
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ここで )1( −itr
bP は第(itr−1)繰り返しステージにおけるビット誤り率である． 

2.3.1 BER表現式の導出 

QPSKシンボルの第 1および第 2ビットの誤り率は同じであるので，本研究では第 1ビットの

みに着目して検討を行う．QPSKデータシンボルの第 1ビットに誤りが生じるのは，以下のよう

な場合である． 
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図 2.5 2次元平均化フィルタ． 
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),(ˆ )( ikH itr
nr

はチャネル推定値である．本章では，判定帰還誤りによる特性劣化を回避するために

図 2.5 に示しているような時間および周波数方向への 2 次元平均化フィルタを用いる．(2Nt+1)

と(2Nf+1)はそれぞれ時間領域，周波数領域における平均化シンボル数である． ),(ˆ )( ikH itr
nr

は以下

のようにして与えられる． 
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ここでβ=(2Nt+1)(2Nf+1)である．式(2.6)を用いると，式(2.12)は以下のように書くことができる． 
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Π はそれぞれ以下のようにして与えられる． 
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 (2.14) 

式(2.6)と(2.13)を式(2.11)に代入することにより以下の式を得る． 
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ここで 
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であり，
rnU と

rnV は平均 0の有相関複素ガウス変数である． 

式(2.15)は，文献[2.11]で定義されている以下の一般二次形式の特別系（A=B=0，C=1/2 とした

場合）である． 
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Nr は（時間・周波数・空間）ダイバーシチ次数である．Nr 受信ダイバーシチを考えた場合，Nr

個の },{
rr nn VU は互いに独立な同一分布するガウス変数であると考えることができる．そのよう

な場合には，第 itr繰り返しステージにおける平均 BERの閉じた形の表現式は以下のように与え

られる． 
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ここで 
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である．式(2.19)における mXX，mYYおよび mXYは以下の式で与えられる． 
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正規化共分散μを以下のように定義する． 

YYXX

XY

mm
m

=μ  (2.21) 

式(2.18)における v2/v1は以下のようにして与えられる． 
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式(2.22)を式(2.18)に代入することにより 
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(2.23) 

を得る．続いて，判定帰還誤りを考慮した mXX，mYYおよび mXYを導出する． 

2.3.2 mXX，mYYおよび mXYの導出 

チャネル利得が乗算された送信データシンボル ),(),( ikdikH
rn の分散と雑音 ),( ik

rnΠ の分散は

以下のようにして求めることができる[付録 2.A参照]． 
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チャネル利得の推定値 ),(~ )( ikH itr
nr

の分散は式(2.24)と同様にして以下のようになる[付録 2.A 参

照]． 
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ここで F(.)は式(2.5)で定義される周波数相関関数であり J0(.)は第 1 種 0 次ベッセル関数，

Ts=(Nc+Ng)Tcであり fDTsは正規化最大ドップラー周波数である． 
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チャネル推定値に含まれる雑音成分 ),(~ )( ikitr
nr

Π の分散は以下のようになる[付録 2.A参照]． 
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チャネル利得 ),(),( ikdikH
rn とその推定値 ),(~ )( ikH itr

nr
の相関値は以下のようになる[付録 2.A 参

照]． 
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である．雑音 ),( ik
rnΠ とチャネル推定値に含まれる雑音 ),(~ ik

rnΠ の相関値は[付録 2.A参照] 
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となる． 

式(2.24)~式(2.30)を式(2.20)に代入することにより，mXX，mYY，mXYを以下のようにして得る． 
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上式を式(2.21)に代入することにより，正規化共分散μを得ることができる．その後，第 itr繰り

返しステージにおける BER )(itr
bP は式(2.23)を式(2.10)で与えられる 4 つの判定誤りに対して平

均化することにより得ることができる．上の式からわかるように，DF-BICEを用いた OFDMの

理論 BER )(itr
bP は )0(

bP から再帰的に求められる． 

2.4 計算機シミュレーション諸元 

表 2.1 にシミュレーション諸元を示す．データ変調として QPSK を用いた．FFT ポイント数

（OFDM のサブキャリア数と同値）は Nc=256 とし，GI 長は Ng=32 とした．チャネル推定のた

めに Ndata=63個の OFDMデータシンボル毎に Npilot=1個の OFDMパイロットシンボルを時間多

重した．送受信機間のチャネルはパス数 L=16の一様電力遅延プロファイルを有する周波数選択

性ブロックレイリーフェージングを仮定した．各パスは一様分布の到来方向を持つ 128個の素波

から構成されているとし[2.12]，第 lパスの遅延量はτl=lとした．また，高速パケット伝送時には，

チャネルを低速フェージングと仮定することができるため，本章では正規化最大ドップラー周波

数を fDTs=fD(Nc+Ng)Tc ≈ 0に設定した．受信機では Nr受信アンテナダイバーシチを用いた． 
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表 2.1 計算機シミュレーション諸元 

サブキャリア数 Nc=256 

GI長 Ng=32 

パケットフレーム構成 Nframe=Npilot=1 + Ndata=63 

データ変調 QPSK 

受信アンテナ本数 Nr=1~4 

チャネルモデル 

フェージング ブロックレイリーフェージングチャネル 

マルチパス数 L=16 

減衰指数 γ=0dB 

正規化ドップラー周波数 0≈sDTf  

 
図 2.6 繰り返し数の影響． 

2.5 理論およびシミュレーション結果 

2.5.1 繰り返し数の影響 

ここではまず，DF-BICE の繰り返し数が与える影響を評価する．図 2.6 に繰り返し数に対す

る DF-BICEを用いる OFDMの平均 BER特性を示す．ここで，ビット当たりの受信信号電力対

雑音電力密度比(Eb/N0)は 10dBとし，Eb/N0=0.5(NcEc/N0)(1+Ng/Nc)(1+Npilot/Ndata)である．図からわか

るように，繰り返し数が増えることにより，DF-BICEを用いる OFDMの平均 BER特性が改善し

ていることがわかる．しかしながら，繰り返し数を 1回以上にした場合の特性改善効果は小さく

なっているため，今後のシミュレーションでは，繰り返し数を 1回に設定した． 
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2.5.2 受信アンテナダイバーシチを用いない場合の平均 BER特性 

平均受信 Eb/N0に対する，導出した BER 表現式およびシミュレーションにより得られた BER

特性を Ntおよび Nfをパラメータとして図 2.7に示す．比較のために，理想的にチャネル推定が

行われた場合の BER 特性とパイロットシンボルのみを用いた BER 特性（DF-BICE において

Nt=Nf=0 とした場合と等価)も示す．パイロットチャネル推定を用いた場合の平均 BER特性の導

出は付録 2.Bに示す．図からわかるように，理論式から導出した BERとシミュレーションによ

るものがよく一致していることがわかる． 

ここではまず，“時間領域のみの平均化”（図 2.7 (a)）について考える．図からわかるように

Ntの増加に伴い理論 BERは大きく改善している一方で，シミュレーションにより得られた BER

特性の改善度が小さいことがわかる．この理由は以下のように説明することができる．周波数選

択性フェージングチャネルにおいては，あるサブキャリアにおいてチャネル利得が大きく落ち込

んでしまうことがある．そのような場合には，低速フェージングチャネルを仮定しているため，

図 2.8に示すように，そのサブキャリアで伝送されているデータシンボルの多くが誤って受信さ

れることになる．したがって，“時間領域のみの平均化”のみでは判定帰還誤りの影響を低減で

きなくなり，特性改善効果が得られないためである． 

続いて，“周波数領域のみの平均化”（図 2.7 (b)）についての検討を行う．図からわかるよう

に，周波数方向への平均化数 Nfを増大させた場合，Nf=2以上の領域において BER特性が著しく

劣化していることがわかる．これは，周波数選択性フェージングチャネルにおいては，隣接サブ

キャリア間のチャネル応答が大きく変化し，相関値が小さくなることによって，図 2.9に示すよ

うに，Nf=2や 5とした場合に得られるチャネル推定値が Nf=1とした場合のチャネル推定値より

も精度が悪くなってしまうためである．ここで，r.m.s.遅延スプレッドは以下の式で与えられる． 

2
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2
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ここで， 

1       ,
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l
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l
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である．ここでは，一様電力遅延プロファイルの，Pl=1/Lとなるので， 

2
1

0

2
rms

1 τ−τ⋅=τ ∑
−

=

L

l
lL

 (2.34) 

となる．したがって，r.m.s遅延スプレッドは 

cT⋅≈τ 61.4rms  (2.35) 

また，サブキャリア間隔は，fs=1/Tc/256(Hz)で与えられる．ここで，式(1.4)より相関値が 0.9とな

る周波数帯域幅は， 
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(a) 時間領域平均化フィルタ． 

 
(b) 周波数領域平均化フィルタ． 

 
(c) 時間・周波数領域平均化フィルタ． 
図 2.7 平均化フィルタの適用効果． 
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図 2.8 チャネル利得とビット誤りの関係． 

 

図 2.9 チャネル利得とその推定値． 
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となることからも，今回仮定したチャネルモデルにおいては，周波数方向への平均化数を Nf=1

としたほうがよいことがわかる． 
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図 2.10 受信アンテナダイバーシチの適用効果． 

最後に 2次元平均化フィルタ（時間領域および周波数領域）を用いた場合（Nf=1および Nt=1，

2，5）についての検討を行う．図 2.7 (c)からわかるように，Ntの増大にともない，DF-BICEを

用いる OFDMの BER特性が改善していることがわかる．時間領域の平均化数および周波数領域

の平均化数を Nt=5および Nf=1とした場合には，DF-BICEを用いることによって理想チャネル推

定からの特性劣化を平均 BER=10-2において約 1dB 程度に抑えられていることがわかる．また，

本研究で導出したBER理論式から算出した理論BERの値とシミュレーション値が一致している

ことがわかる． 

2.5.3 アンテナダイバーシチの適用効果(Nr=1, 2, 4) 

図 2.10に受信アンテナ本数Nrをパラメータとした場合のDF-BICE(Nt=5，Nf=1)を用いるOFDM

の平均 BER特性を示す．また，比較のために，理想チャネル推定およびパイロットチャネル推 

定を用いた場合の平均 BER 特性も合わせて示す．図からわかるように，受信アンテナ本数 Nr

の増大に伴い，特性が改善していることがわかる．さらに，受信アンテナダイバーシチ適用時に

は DF-BICE を用いた場合の理想チャネル推定からの Eb/N0の劣化量が小さくなっていることが

わかる．これは Nrが増大することにより，周波数領域における合成後のチャネル利得が落ち込

む可能性が小さくなるため，ビット誤りの位置がランダム化されたためであると考えられる．そ

れにより 2次元平均化フィルタの適用効果が増大し，判定帰還誤りの影響を低減できたためであ

ると考えられる．理論式から導出した理論 BERとシミュレーション結果を比べてみると，高 BER

領域では若干の乖離が見られるものの，低 BER領域においてはほぼ一致していることから，本

研究で導出した理論 BERの妥当性を確認できる． 
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2.6 まとめ 

本章では，OFDM 伝送を対象として 2 次元平均化フィルタを用いる判定帰還型ブロック繰り

返しチャネル推定(DF-BICE)の平均 BER特性の理論検討を行い，QPSKデータ変調を仮定した場

合の判定帰還誤りを考慮した閉じた形で与えられる再帰的な BER表示式を理論的に導出した．

従来行われてきた判定帰還型チャネル推定の理論検討では理想判定帰還を仮定していたが，実際

のシステムでは判定帰還誤りが生じるため，判定帰還誤りを考慮した BER特性の表示式導出は

非常に重要であった．本研究は判定帰還誤りの影響を取り入れてチャネル推定値および雑音成分

のガウス近似を行うことによって，判定帰還誤りを考慮した BER特性表示式を導出した．周波

数選択性フェージングチャネル環境において，導出した BER表示式および計算機シミュレーシ

ョンにより得られた平均 BER特性に関して特性評価を行い，本章で導出を行った判定帰還誤り

の影響を考慮した BER表現式の妥当性を確認した． 
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付録 2.A 式(2.24)～式(2.30)の導出 

本章では送受信機間の各パスが受けているフェージングは独立である，すなわち
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となる．また，本章ではフェージングモデルとして Jake’sモデルを用いているため，フェージン

グの自己相関は以下のようにして与えられる． 
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となる．また，チャネル推定値に含まれる雑音 ),(~ )( ikitr
nr

Π の分散は 
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のように求められる．また， ),(),( ikdikH
rn と ),(~ )( ikH itr
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の相関値は 

( ) ( ) ( ) ( )[ ]
( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )

( )( )[ ] ( ) ( )

( ) ( )( )[ ] ( )

( ) ( )( )[ ] ( )∑ ∑

∑ ∑ ∑

∑ ∑ ∑

∑ ∑

+

−=′

+

−=′

−

+

−=′

+

−=′

−

=

−

+

−=′

+

−=′

−

=

−

+

−=′

+

−=′
−

−′′′′π
β

=

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−′

πΩ×′′′π
β

=

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−′

π′πΩ×′′
β

=

⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢

⎣

⎡

′′
′′′′×

β
=

f

f

t

t

f

f

t

t

f

f

t

t

f

f

t

t

rr

rr

Nk

Nkk

Ni

Nii

itr
sD

Nk

Nkk

Ni

Nii

L

l
l

c
l

itr
sD

Nk

Nkk

Ni

Nii

L

l
l

c
sDl

itr

Nk

Nkk

Ni

Nii
itrnn

itr
nn

kkFikdEiTfJ

N
kkjikdEiTfJ

N
kkjiTfJikdE

ikd
ikdikHikHikdE

ikHikdikHE

*1
0

1

0

1
0

1

0
0

1

*1

*
*

*

,ˆ21

2exp,ˆ21

2exp2,ˆ1

,ˆ
,,,,1

,~,,

 
(2.42) 

となる．雑音 ),( ik
rnΠ とチャネル推定値に含まれる雑音 ),(~ )( ikitr
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Π の相関値は 
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となる． 

付録 2.B パイロットチャネル推定適用時の BER表現式の導出 

第 itr繰り返しステージにおいて，式(2.8)で示されているように初期チャネル推定値 )(ˆ )0( kH
rn を

得るためにパイロットチャネル推定が行われる．その場合，式(2.16)における
rnU と

rnV は以下の

ようになる． 
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ここで 



 

57 
 
 

( ) ( ) ( ) ( )
( )

( ) ( ) ( )
( )⎪

⎪
⎪

⎩

⎪⎪
⎪

⎨

⎧

′
′Π

=Π

′
′′=

∑

∑

=′

=′

pilot
r

r

pilot

rr

N

i

n

pilot
n

N

i
n

pilot
n

ikp
ik

N
k

ikp
ikpikH

N
kH

0

0

0

0

,
,1~

,
,,1~

 (2.45) 

であるので，mXX，mYY，そして mXYは以下のように与えられる． 
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また，式(2.24)から ),(),( ikdikH
rn および ),( ik

rnΠ の分散は 
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となる．また，初期チャネル推定値 )(~ )0( kH
rn の分散は 
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となる．また， )(~ )0( k
rnΠ の分散は以下のように求めることができる． 
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また，チャネル利得 ),(),( ikdikH
rn と初期チャネル推定値 )(~ )0( kH

rn の相関値は以下のようになる． 
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さらに， ),( ik
rnΠ と ),(~ )0( ik

rnΠ の相関値は 
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となる．式(2.47)~式(2.51)を式(2.46)に代入し，式(2.22)および式(2.23)を用いることによって，パ

イロットチャネル推定を用いた場合の理論 BERを得ることができる． 
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3. CRC 復号結果に基づく繰り返し変形
QRD-M信号分離法 

あらまし 
限られた周波数帯域を用いて高速伝送を行うために MIMO 伝送が必須である．その信号分離

法として低演算量ながらも優れた信号分離精度を実現できる QRD-M 信号分離法が注目されて

いる．本章では，演算量を大きく増大させることなく，伝送特性を改善するために巡回冗長検査

(CRC)符号に基づく変形 QRD-M信号分離法を提案する．MIMO多重伝送時には，同時に受信さ

れた信号間でも受信品質に違いが生じる．正しく受信されたパケットのみを判定帰還し受信信号

から除去することによって，誤って受信されていた信号の検出精度を向上させることができると

考えられる．提案法では，送信アンテナ毎に得られる CRC 復号結果および受信 SINR に基づき

信号の検出順序を決定するための送信信号ランキングを行う．さらに変形 M-アルゴリズム部で

は CRC復号結果とターボ復号の出力に基づき生き残りシンボルレプリカ候補の生成を行うこと

により，後段のシンボル検出の検出精度を向上させる．これは逐次干渉キャンセラ(SIC)と等価

である．さらに，CRC の復号結果に基づいて繰り返し処理の終了を行うため．演算量の増大を

抑えることができる．計算機シミュレーションによる特性評価の結果，平均 PER=10-2を達成す

るのに必要な平均受信ビットあたりのエネルギー対雑音電力密度比(Eb/N0)をMLDと比較して約

0.4dBの劣化にとどめていることを示す． 

3.1 はじめに 

次世代移動体通信では，超高速伝送・高品質伝送が必要とされている[3.1]．符号化 OFDM(Coded 

OFDM)は多数の周波数領域で互いに直交するサブキャリアを用いることにより，周波数利用効

率を高め，またブロックの先頭部分に GIと呼ばれる冗長度を付加することによりマルチパス環

境における特性劣化を回避できることから注目されている[3.2]．また符号化 OFDM では，チャ

ネル符号化と周波数インタリーブを行うことにより周波数ダイバーシチ効果を得ることができ

るため，優れた伝送特性を実現できる． 

一方で，限られた周波数帯域内で伝送速度を大幅に向上させることのできる方法として送受信

機に複数のアンテナを実装するMIMO伝送が注目されている[3.3]-[3.6]．MIMO伝送では，異な

るアンテナから異なる信号を伝送するため，受信機においてそれらの分離および検出を行う必要

がある.現在までに様々な信号分離法が提案されているが，その中でもMLDは優れた信号分離特
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性を実現できることが知られているが，膨大な演算量が必要となるため実用的でないといった問

題がある．そこで近年，QR 分解による受信信号の直交化と M-アルゴリズムによる逐次信号検

出を用いる QR分解M-アルゴリズム(QRD-M)が低演算量でありながら，MLDとほぼ同程度の検

出精度を実現できる信号分離法として注目されている[3.7][3.8]．QRD-M 信号分離法では，高精

度なチャネル推定が必要とされている．筆者らは以前ターボ復号後の判定帰還データシンボルを

用いて繰り返しチャネル推定を行う判定帰還型繰り返しチャネル推定法を提案した[3.10]．判定

帰還型チャネル推定の推定精度はその判定帰還データシンボルに依存する．したがって，判定帰

還形チャネル推定を用いる場合，その信号分離精度が大きく影響する． 

ところで，次世代移動体通信において高速伝送を実現するための技術として MIMO 多重伝送

と並んで重要になるのが，パケット伝送である．しかしながら，周波数選択性フェージングチャ

ネル環境下では，伝送特性が著しく劣化してしまうため，何らかの誤り制御方式が必須である．

再送要求(ARQ: Automatic Repeat reQuest)とターボ符号や LDPC(Low Density Parity Check)符号の

ような誤り訂正符号を組み合わせたハイブリッド自動再送要求(HARQ: Hybrid ARQ)は誤り制御

方式として有効であることが知られている．HARQ では，受信パケットが正しく復号されたか

どうかを判定するために巡回冗長検査符号(CRC)符号の利用が必須である[3.11]．また，各アン

テナで送信レートを可変にする PARC(Per Antenna Rate Control)[3.12]では，送信アンテナ毎に誤

り訂正符号化および誤り検出符号化が行われる．これにより受信機においてレイヤー（送信アン

テナ）毎に逐次的に信号検出，誤り訂正復号，干渉キャンセラを行う方法が検討されている．各

送受信アンテナ間のチャネルは独立に変動していると考えられるため，信号の受信品質は送信ア

ンテナ毎に異なるため，同時に受信された信号間でも受信品質に違いが生じる．正しく受信され

たパケットのみを判定帰還し受信信号から除去することによって，誤って受信されていた信号の

検出精度を向上させることができると考えられる． 

本章では，演算量の増大を抑えながらMIMO多重伝送の伝送特性を改善するために CRC符号

に基づく繰り返し変形 QRD-M信号分離法を提案する．本章における提案法の主要部分は以下の

2つに分類される．(a)“CRC復号結果および受信 SINRに基づく送信信号ランキング”と(b)“CRC

復号結果に基づく変形M-アルゴリズム部”である．提案法においては，変形M-アルゴリズム内

において正しく復号された送信アンテナからの信号のみを受信信号から除去することができる

ため，残留誤りを含んでいる信号の検出精度を向上させることができると考えられる．文献[3.13]

では，CRC 復号結果に基づき，軟判定干渉レプリカ，硬判定干渉レプリカの生成を切り替えて

干渉除去を行う逐次干渉キャンセラ(SIC)が提案されている．この方法では，干渉キャンセルを

受信信号に対して行っているが，本提案法においては，干渉除去を QR分解後の直交受信信号に

基づくM-アルゴリズム内で行っている． 

CRC 復号結果に基づきターボ復号の演算量を低減するための方法が文献[3.14]においても提

案されている．提案法では，文献[3.14]の考えも取り入れ CRC復号結果に基づき繰り返し処理を

終了するため，優れた PER特性を実現しつつも演算量の増大を抑えることができる． 

本章では，計算機シミュレーションにより，周波数選択性フェージングチャネル環境下に 
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(a) 送信機． 

 
(b) 受信機． 

図 3.1 送受信機構成． 

 

図 3.2 パケットフレーム構成． 

おいて提案法を用いた場合の平均 PER特性およびスループット特性を明らかにする． 

本章の構成は以下のようになっている．第 2節では，まず送受信機システムモデルを示す．そ

の後，第 3節では，提案している繰り返し変形 QRD-M信号分離法の説明を行う．第 4節で計算

機シミュレーション諸元を示した後に，第 5節では，計算機シミュレーションにより提案法の有

効性を評価している．第 6節は本章のまとめである． 

3.2 システムモデル 

送受信機構成を図 3.1 に示す．チャネル符号化にはターボ符号を用いた．送信機ではまず 2
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値の送信データ系列を CRC符号化し，その後ターボ符号化する．符号化ビット系列は QPSKを

用いてデータ変調される．図 3.2に本章で仮定したパケットフレーム構成を示す．パケットフレ

ームには Npilot個の OFDMパイロットシンボルと Ndata個の OFDMデータシンボルが時間多重さ

れているものとした． 

3.2.1 送信信号 

第 nt 送信アンテナ ))1(~0( −= tt Nn ，Nt は送信アンテナ本数，から送信される OFDM 信号

)}1(~0);({ −= cn Nttx
t

は等価低域表現を用いて以下のように表わされる． 
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N
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ここで Ncは FFTポイント数であり，そのうち Nsub( ≤ Nc)個のサブキャリアがデータ伝送に用いら

れるものとした．Ecは FFT サンプルあたりの各サブキャリアで伝送される信号のエネルギー，
Tc は FFT サンプル長， ),( iks

tn は第 nt 送信アンテナから送信される第 k サブキャリア

( ))1(~0 −= subNk で伝送される第 iシンボル ))1(~0( −= frameNi である． ),( iks
tn は 

( ) ( )
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n NiNikd

Niikp
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と表される．ここで )}1(~0);,({ −= pilotn Niikp
t

は各アンテナ間で直交するパイロットシンボル系

列， )}1(~);,({ −= framepilotn NNiikd
t

は第 ntアンテナから伝送される第(i−Npilot)データシンボルであ

る．各 OFDM シンボルの先頭に Ng ポイントの GI を付加した後に，時間領域の OFDM 信号

)}1(~);mod({ −−= cgcn NNtNtx
t

が送信される． 

3.2.2 受信信号 

周波数選択性フェージングチャネルを伝搬した OFDM信号は，Nr本の受信アンテナによって

受信される．送受信アンテナ間は L パスの周波数選択性フェージングチャネルを仮定し，各パ

スは独立なフェージング変動を受けているとした．チャネルのインパルス応答は以下のように表

わされる． 
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l
llnnnn trtr
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ここで lnn tr
h ,, とτlはそれぞれ，第 nt送信アンテナと第 nr受信アンテナ間の第 lパス ))1(~0( −= Ll

の複素チャネル利得と遅延時間である． 

GI 除去後の第 nr 受信アンテナ ))1(~0( −= rr Nn における時間領域の受信信号

)}1(~0);({ −= cn Ntty
r

は以下のように表わせる． 
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ここで )(tn
rn は平均 0，分散 2σ2=2N0/Tcの AWGNである（N0は AWGNの片側電力スペクトル密

度）． 
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受信された OFDM信号は Ncポイントの FFTにより Nc個の周波数成分へと分解される．第 nr

受信アンテナにおける第 kサブキャリア成分， ),( ikY
rn ，は以下のようになる． 
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である．式(3.4)を上式に代入することで以下のようになる．  
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ここで ),(, ikH
tr nn と ),( ik

rnΠ はそれぞれ第 nt送信アンテナと第 nr受信アンテナ間のチャネルイ

ンパルス応答と第 nr受信アンテナにおける雑音成分のフーリエ変換であり，以下のように与え

られる． 
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),( ikY
rn は Nt 本の送信アンテナから送信された信号に対して振幅変動および位相回転が生じた

ものの足し合わせとなる． 

本章で提案している繰り返し変形 QRD-M は複数回の繰り返しステージから構成されている．

ここで繰り返しステージを表す nitrという変数を用いる．初回ステージ(nitr=0)では，パケットフ

レーム内に時間多重された直交パイロットを用いてチャネル推定を行った後に，送信信号ランキ

ングおよび従来の受信 SINRに基づく QRD-Mを用いて送信信号のランキングおよび検出を行う．

その後，対数尤度比(LLR: Log Likelihood Ratio)の計算を行い，軟判定ターボ復号および CRC復

号を行う．もし CRC復号により残留誤りがないと判断されれば繰り返し処理を終了する．一方

で，もし残留誤りが検出された場合には，ターボ復号器からの出力系列を判定帰還し，判定帰還

型チャネル推定を行う[3.10]．次の繰り返しステージ(nitr=1)では，提案法である受信 SINRと CRC

復号結果に基づく変形 QRD-M信号分離法により信号検出を行う．この処理を CRC復号により

残留誤りが検出されなくなるまで，もしくは事前に設定した最大繰り返し数に達するまで行う． 

3.3 変形 QRD-M 

提案法では，初回ステージ(nitr=0)で従来の QRD-M 信号分離法により信号検出を行った後で， 
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図 3.3 変形 QRD-Mのフローチャート． 

続くステージ(nitr>0)において提案する CRC 復号結果に基づく変形 QRD-M 信号分離法により信

号検出を行う．提案する変形 QRD-M 信号分離法では，CRC 復号結果を用いて演算量の増大を

抑えつつ，信号検出精度を改善する．提案法のフローチャートを図 3.3に示す．変形 QRD-M信

号分離法は以下のような要素技術から構成されている． 

A) CRC復号結果および受信 SINRに基づく送信信号ランキング 

B) QR分解 

C) 変形M-アルゴリズム 

D) ターボ復号および CRC復号 

繰り返し処理は(A)，(B)，(C)，そして(D)から構成されている．本章では，最大繰り返し数を

Nitrと設定している．CRC復号結果に基づいて，繰り返し処理は最大繰り返し数に達する前でも

終了される．更に CRC復号結果が“ACK”のシンボルに関してはシンボルレプリカ候補を生成し

てから生き残りシンボルレプリカ候補を選択するのではなく，前段の繰り返し処理のターボ復号

器からの出力結果(LLR: Log-Likelihood Ratio)に基づいて生き残りシンボルレプリカ候補を生成

する．従来の QRD-Mでは常に予め設定された数の生き残りシンボルレプリカ候補を生成してい

た）．これらの処理により，提案法では特性改善を実現しつつ演算量の増大を抑圧できる． 

QRD-M 信号分離法では，各送信アンテナから送信された信号のレプリカ候補を M-アルゴリ

ズムの各ステップにおいて選択することになる．従って，前段の繰り返し処理の CRC復号によ

り得られた情報を事前情報として利用することによって，選択精度を改善することができると考

えられる．従来の QRD-M では，受信 SINR にのみ基づいて送信信号ランキングを行っていた．

一方で，提案法では受信 SINR のみではなく，繰り返し処理によって得られる CRC 復号結果を
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用いることができるため，それらを用いて送信信号ランキングを行う．また，従来の M-アルゴ

リズムではまずシンボルレプリカ候補を生成してから，2乗ユークリッド距離に基づく尤度計算

を行い，生き残りシンボルレプリカ候補を各ステップで選択していた．一方で，提案する変形

M-アルゴリズムでは，CRC復号結果を用いることができるため，それに基づいて生き残りシン

ボルレプリカ候補を生成することによって演算量を削減でき，さらに次のステップ以降の信号の

検出精度を改善できることができる． 

3.3.1 CRC復号結果および受信 SINRに基づく送信信号ランキング 

M-アルゴリズムの処理過程において，もし正しいシンボルレプリカ候補が候補リストから除

外され，誤ったレプリカ候補がリストに残った場合にはその信号の検出精度のみではなく，次ス

テップ以降の信号検出にも影響を与え（誤り伝搬），伝送特性の著しい劣化へとつながる．した

がって，より影響の大きい始めのほうのステップで検出されるシンボルの検出精度を改善するこ

とが重要であることがわかる．さらに，QR分解では図 3.4に示すように上三角 R行列の右側に

位置するシンボルに対する対角成分の 2乗平均値が小さくなるといった性質がある．QRD-Mや

V-BLASTのように逐次干渉キャンセラやM-アルゴリズムにより信号検出を行う場合，誤り伝搬

により信号の検出精度が劣化してしまう．そのため誤り伝搬の起こる確率を最小とする，すなわ

ち誤り率を最小とする最適な送信信号ランキング法は，文献[3.15][3.16]に示されているように

M-アルゴリズムの各検出ステップにおいて SNRを最大とする，すなわち上三角行列 Rの対角成

分の 2乗値|Rk,k|2を最大とするように行うランキングとなる．文献[3.15][3.16]の方法では，QR分

解の各列処理において，列成分の相関値に基づき列成分の入れ替えを行う．一方で，各送信アン

テナのチャネル状態を考慮した瞬時受信 SINRを推定し，受信 SINRの大きな信号から検出を行

うようにチャネル行列の入れ替えを行う簡易なランキング法が提案されている[3.8]．本研究では，

CRC 復号結果を送信信号ランキングに取り入れるということを目的としているため，文献[3.8]

で提案されている受信 SINRに基づく送信信号ランキングを用いた．繰り返し変形 QRD-M信号

分離法では，受信 SINRに加え CRC復号後に送信信号に関する付加情報（CRC復号結果）を用

いることができる．図 3.5は受信 SINRに基づく従来の送信信号ランキングと提案する受信 SINR

に加え CRC復号結果に基づく送信信号ランキングの一例を示す． 

提案法においては，QR分解後の上三角行列が図 3.5 (b)に示されるように 2つの部分に分けら

れるように，チャネル推定行列 ),(~ ikH に対して列置換を行う．CRC 復号結果が“ACK”となった

信号は受信 SINR に関わらず M-アルゴリズムの始めのほうで検出されるようにチャネル行列の

列置換を行う．図 3.5 に示している例の場合，従来の送信信号ランキングでは，右側（M-アル

ゴリズムの始めの方のステップ）から最大の受信 SINR を持つ信号 ),(4 ikd ，続いて ),(1 ikd と

),(2 ikd ，最後に ),(3 ikd が検出されるように列置換を行う．一方で，提案法では，まず受信 SINR

によらず CRC 復号結果が“ACK”となっている信号 ),(2 ikd と ),(1 ikd が右側に位置するように，

続いて CRC復号結果が“NACK”となっている信号を受信 SINRの大きな ),(4 ikd と ),(3 ikd が検出

されるように列置換を行う． 
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図 3.4 上三角行列 Rの対角成分． 

 
図 3.5 送信アンテナランキング法． 

 
図 3.6 QR分解の概念図． 

3.3.2 QR分解 

QRD-M信号分離法では，図 3.6に示すように，送受信機間のチャネル行列に対して QR分解

を行い，送信信号を直交化することにより逐次的な信号検出を可能としている．今後の説明にお

いては，第 kサブキャリアにおいて第 nt番目にランキングされた送信アンテナを rankk(nt)と表す．

送信信号ランキング後の第 i-OFDM シンボルの第 k サブキャリアにおけるチャネル推定行列

),(~ ikH は以下のようになる． 

0

1

2

3

4

5

1 2 3 4

10
.0

 lo
g 10

(|R
nt

,n
t|2 /|R

4,
4|2 ) (

dB
) 

Transmit antenna index, nt

Nt=Nr=4

Received SINR
highlow

d3

d2

d1

d4
Received SINR of

transmitted signal x1

(a) Conventional method

d3

d4

d1

d2

highlow

Result of CRC 
decoding “NACK”

Result of CRC
decoding “ACK”

Received SINR

(b) Proposed method

Received
signal vector Channel matrix

Transmitted
signal vector

Y H D Z D
R

QR-decomposition
& Orhtogonalization



 

67 
 
 

( )

( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( )⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

=

−−−

−

−

ikHikH

ikHikHikH

ikHikH

ik

krtkr

krtkrtkr

ktk

rankNNrankN

ranknnranknNrankn

rankNrank

,~,~

,~,~,~

,~,~

,~

0,11,1

0,,1,

0,01,0

L

MOM

MOM

L

H  (3.8) 

列置換後のチャネル推定行列に対して Nt行 Nt列の上三角行列 R(k,i)，Nr行 Nt列のユニタリ行列

Q(k,i)を得るために QR分解を以下のように行う[3.17]． 
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受信信号ベクトル T
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rr
)],(),(),([),( 10 −= LLY に対してユニタリ行列のエルミート転

置 ),( ikHQ を乗算することによって直交化された受信信号 T
nN ikZikZikZik

tt
)],(),(),([),( 01 LL−=Z
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ここで(.)Hはエルミート転置操作， T
Nn ikikikik

tt
)],(),(),([),( 10 −Π′Π′Π′=′ LLΠ は ),(),( ikikH ΠQ で与え

られる等価雑音ベクトルである． 

3.3.3 変形M-algorithm 

M-アルゴリズムは送信アンテナ本数分 Ntステップから構成される．各ステップにおいて信頼

度の低いシンボルレプリカは候補リストから除外される．変形 M-アルゴリズム部において，

“NACK”となっている信号を分離する際には最大の生き残りシンボルレプリカ候補数を固定し

ている．しかしながら，文献[3.18]では推定した雑音電力量に基づき，M-アルゴリズムのステッ

プ毎に適応的に生き残りシンボルレプリカ候補数を設定する方法が提案されている．また，文献

[3.19]では，瞬時のチャネル利得やチャネルの統計的性質に基づき各ステップの生き残りシンボ

ルレプリカ候補数を制御する方法が提案されている．この方法は提案法である変形 M-アルゴリ

ズムにも適用可能であるが，本研究では文献[3.17]において提案されている適応生き残りシンボ

ルレプリカ候補選択法(ASESS: Adaptive SElection of Surviving Symbol replica candidates)を用いた． 
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図 3.7 変形M-アルゴリズムのフローチャート． 

 
(a) Convenrtional M-algorithm. 

 

(b) Modified M-algorithm 

図 3.8 従来のM-アルゴリズムと提案M-アルゴリズムの動作例． 
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ここでは一般性を失うことなく変形M-アルゴリズムの第mステップにおける処理について考

える図 3.7は変形M-アルゴリズムのフローチャートを示し，Smは第mステップ ))1(~0( −= tNm

における最大生き残りシンボルレプリカ候補数を表している．変形 M-アルゴリズムは以下のよ

うに実行される． 
1. 第mステップにおける生き残りシンボルレプリカ候補数を事前に決定した初期値 Smに設

定する． 

2. m番目にランキングされた送信アンテナのシンボルの CRC復号結果をチェックする． 

3. もしシンボル内の全ビットの CRC 復号結果が “ACK”であった場合，Smを Sm−1へと設定

する(S0=1)．第 mステップにおける生き残りシンボルレプリカを第(nitr−1)ステージのター

ボ復号器からの出力に基づき生成する．生成されたレプリカと，第 0~(m−1)の生き残りシ

ンボルレプリカ除去後の直交化後受信信号との 2乗ユークリッド距離を計算し，第(m−1)

ステップからの累積ブランチメトリックに加算し，ステップ 5へと進む． 

4. もしシンボル内に 1ビットでも“NACK”の復号結果を持つビットがあった場合，適応生き

残りシンボルレプリカ候補選択法[3.17]により生き残りシンボルレプリカ候補の選択を行

う．この処理は以下の 3段階に分けて実行される． 

4.1 もし C× Sm−1<Smならば，Smを C× Sm−1へと再設定する（ここで C はコンステレーシ

ョンサイズであり，QPSKデータ変調の場合 C=4である）． 

4.2 第 m ステップで第(m−1)ステップからの生き残りシンボルレプリカ候補に加算され

るシンボルレプリカ候補を象限検出[3.17]によりランキングする． 

4.3 候補リスト内の生き残りシンボルレプリカ候補数が Smになるまで，第 mステップに

おける生き残りシンボルレプリカ候補を適応的に選択する． 

5. mに 1を加える． 

ここまでの処理，ステップ(1)～(5)を m=Ntになるまで繰り返す．第 Ntステップにおいて生き

残りシンボルレプリカ候補とそれに対応する累積ブランチメトリックを出力する．各ビットに対

して LLRを算出した後に，LLR系列をデ・インタリーブし軟判定ターボ復号器へと入力する． 

第 1および 2送信アンテナに関する CRC復号結果が“ACK”，第 3および 4送信アンテナに関

する CRC 復号結果が“NACK”の場合における変形 M-アルゴリズムと従来の M-アルゴリズムの

比較を図 3.8 に示す．簡単のために各ステップにおける生き残りシンボルレプリカ候補数は 1

に設定した．従来のM-アルゴリズムでは，各ステップ(m=1~4)において適応生き残りシンボルレ

プリカ候補選択を行う．一方で，提案する変形M-アルゴリズムでは第 1ステップおよび第 2ス

テップでは第(nitr−1)ステージのターボ復号器から得られた LLR に基づき 1 個だけ生き残りシン

ボルレプリカ候補を生成する．その後，第 3および第 4ステップにおいてのみ適応生き残りシン

ボルレプリカ候補選択を行う． 
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図 3.9 LLR計算法による特性差． 

 

図 3.10 ターボ復号器と CRC復号器の構成． 

3.3.4 ターボ復号および CRC復号 

変形 M-アルゴリズムにおいて得られ，ターボ復号器（最大繰り返し数 8）に入力される LLR

は以下のように表わされる． 
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ビットがそれぞれ s (1 or −1)である最小の累積ブランチメトリックである． 22
tnσ は以下のように

求められる[3.18]． 
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ここで ),(~
, ikH

tr nn は第 nt送信アンテナと第 nr受信アンテナ間の第 kサブキャリアにおけるチャネ

ル利得の推定値である． 
MLD信号分離法では，送信信号レプリカの候補に対して全探索を行うため，各送信アンテナ

からの送信ビットが 1 であるレプリカと-1 であるレプリカを必ず得ることができる．一方で，

QRD-M信号分離法では，M-アルゴリズムにおいて生き残りシンボルレプリカ候補の削減を行う

ため，特定のビットが 1（もしくは-1）であるレプリカを出力として得ることができない可能性

がある．そこで本稿では，文献[3.9]で提案されている尤度情報生成法を用いた．図 3.9に送信ア

ンテナ数 4，受信アンテナ数を 4とし，誤り訂正符号として符号化率 R=3/4のターボ符号を用い

た場合の QRD-Mの平均 PER特性を示す．図から，2乗ユークリッド距離を LLR計算に用いた

場合，特性が劣化していることがわかる．これは，QRD-M信号分離法では存在しない尤度情報

の生成を行う必要があり，その際に 2乗ユークリッド距離を用いた場合に実際の尤度情報との差

が大きくなるためである．したがって本章では，文献[3.9]で報告されているように，2乗ユーク

リッド距離の代わりにユークリッド距離を LLRの生成に用いることとした． 

また本研究では情報ビットの LLRのみではなく，パリティビットに関する LLRも出力するた

めに，文献[3.20]と同様の処理を用いた．更にターボ復号の繰り返し処理毎に CRC復号を行った．

もし符号化単位となるターボ符号化ブロック内に残留誤りが検出されなかった場合にはターボ

復号の繰り返し処理を終了した．CRC復号とターボ復号を図 3.10に示すように組み合わせた． 

3.4 計算機シミュレーション諸元 

表  3.1 に計算機シミュレーション諸元を示す．本章では，帯域幅 101.5MHz[3.21]の

Nt-by-Nr-OFDM MIMO多重を想定した． 

3.4.1 送信機 

送信機では，まず 2 値の送信データ系列を Nt個の並列データ系列へと S/P 変換する．その後

で，各系列に対して生成多項式 G(x)=x16+x12+x5+1の CRC符号を用いて誤り検出符号化を行い，

原符号化率 Rorg=1/3のターボ符号を用いてチャネル符号化する．ターボ符号化器から得られた符

号化率 R=1/3に対してパンクチャリングを行って符号化率 R=3/4もしくは 8/9の符号化率を実現

する．本稿では符号化率 R=3/4(8/9)に対してそれぞれ符号長（誤り検出符号化単位）が約

1500(1200)ビットになるようにした．ターボ符号化器は間に S-ランダムインタリーバ[3.22]を挟

んだそれぞれの生成多項式が(13,15)8 の 2 つの再帰的組織畳み込み(RSC: Recursive Systematic 

Convolut ional)符号化器によって構成されているものとした．符号化後のデータ系列は 
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図 3.11 チャネルモデル． 

表 3.1 計算機シミュレーション諸元 

送受信アンテナ本数 4-by-4，3-by-3，2-by-2 

サブキャリア数 Nsub=768 

FFTポイント数 Nc=1024 

OFDMシンボル長（有効シンボル長＋GI長） 9.259μsec (7.259+1.674μsec) 

フレーム構成 52 OFDMシンボル （4パイロット+48データ）

チャネル符号化/復号法 
ターボ符号(R=3/4, 8/9, K=4) 

/ Max-Log-MAP復号（最大繰り返し数 8） 

誤り検出符号 16bit-CRC 

OFDMシンボルタイミング検出 Ideal 

チャネル推定法 

1. 理想チャネル推定 

2. パイロットチャネル推定 

3. パイロットチャネル推定＋判定帰還形チ

ャネル推定[3.10] 

送信信号ランキング 
1. 受信 SINR規範[3.17] 

2. 受信 SINR＋CRC復号結果規範 

 

チャネル

モデル 

電力遅延プロファイル 
Lパス指数減衰レイリーフェージングチャネ

ルモデル 

減衰指数 γ=1dB 

正規化ドップラー周波数 fDTsymbol=0.0001 

r.m.s.遅延スプレッド σ=0.085~0.43μsec 

 

ビットインタリーブ後に Nsub=768 個の並列系列へと S/P 変換され，それぞれ QPSK データ変調

される．受信機におけるチャネル推定のために，パケットフレーム内には図 3.2に示したように，

48個の OFDMデータシンボル毎に 4個の直交パイロットシンボルを時間多重した．パイロット

系列を時間多重した後の系列に対して Nc=1024ポイントの IFFTを行い，時間領域 OFDMシンボ

ル（=1024-FFTサンプル．シンボル長=7.585μsec）を得る．送受信機間のマルチパスフェージン

グチャネルにより生じる IBIを除去するために，各 OFDMシンボルの先頭部分に GI（=226-FFT

time delay

Aγ0

τ0 τ1 τL-1τ2
Av

er
ag

e 
po

w
er

Aγ-1
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サンプル，GI 長=1.674 μsec）を挿入する．パイロットシンボルの送信電力はデータシンボルの

送信電力と同じとした． 

3.4.2 チャネル 

本章では，図 3.11に示すような指数減衰電力プロファイルを持つ Lパスの周波数選択性レイ

リーフェージングチャネルを仮定した．正規化最大ドップラー周波数 fDTsymbol=fDTc(Ng+Nc)は

0.0001とした．ここで Tcは 7.4nsecの FFTサンプル長である．チャネルの電力遅延プロファイル

は以下の式で与えられる． 

( ) ( )∑
−

=

− τ−τδγ=τΩ
1

0

L

l
l

lA  (3.13) 

ここでγ( ≥ 1)は減衰指数であり A=(1−γ−1)/(1−γ−L)である．r.m.s.遅延スプレッドσは減衰指数γを 1dB

に固定したまま，パス間隔を変化させることにより約 0.085~0.43μsecを実現した． 

3.4.3 受信機 

受信機では，OFDM タイミング（FFT ウィンドウ）は理想的に行われるものとした．またチ

ャネル推定には判定帰還型チャネル推定[3.10]を用いた．GI 除去後に，時間領域の OFDM 信号

を 1024-FFT ポイントの FFT により周波数成分へと分解した．本章では，1024 個のサブキャリ

アのうち 768 個のサブキャリアのみを信号伝送に用いた．チャネル復号には最大繰り返し数 8

回の Max-Log-MAP 復号を用い，文献[3.20]と同様にして情報ビットのみではなくパリティビッ

トに対しても LLRを出力するようにした． 

3.5 計算機シミュレーション結果 

3.5.1 生き残りシンボルレプリカ候補数 Smの影響 

ここではまず，生き残りシンボルレプリカ候補数(S1,S2,S3,S4)が提案法の平均 PER 特性に与え

る影響を明らかにする．図 3.12に生き残りシンボルレプリカ候補数をパラメータとして，平均

受信 Eb/N0に対する提案法の平均 PER特性を示す．また，比較のために理想チャネル推定を仮定

した MLD を示す．ここで，平均受信 Eb/N0=0.5(Es/N0)(1+Ng/Nc)(1+Npilot/Ndata)として定義した

(Es=NcEc)．理想チャネル推定時には Eb/N0=0.5(NcEc/N0)(1+Ng/Nc)とした．また，ターボ符号による

符号化損も考慮し，提案法の場合には CRC符号化ビットの挿入損 0.06dBも考慮した．図からわ

かるように，提案法を用いた場合でも生き残りシンボルレプリカ候補数を少なくすることによっ

て，M-アルゴリズムにおいて正しいレプリカ候補を選択できない可能性が増大するために平均

PER 特性が劣化していることがわかる．しかしながら，生き残りシンボルレプリカ候補数を増

大させることにより平均 PER 特性は改善するものの，それに伴って演算量も増大してしまうた

め，特性改善と演算量の間にはトレードオフが存在する．生き残りシンボルレプリカ候補数を

(S1,S2,S3,S4)=(4,10,10,10)に設定した場合，繰り返し数 nitr=4のときにほとんど特性劣化が生じてい

ないことがわかる．したがって，本章では提案法適用時の生き残りシンボルレプリカ候補数を 
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図 3.12 生き残りシンボルレプリカ候補数が平均 PER特性に与える影響． 

(4,10,10,10)と設定した．一方，従来のパイロットチャネル推定を用いる QRD-M（提案法におけ

る nitr=0と等価）では，生き残りシンボルレプリカ候補数を(4,16,16,16)より少なく設定すること

によって，特性が劣化していることがわかる．したがって今後のシミュレーションでは，従来の

QRD-M信号分離法における生き残りシンボルレプリカ候補数を(S1,S2,S3,S4)=(4,16,16,16)とした． 

3.5.2 Modified QRD-Mの適用効果 

続いて，提案法の適用効果を図 3.13に示す．図には平均受信 Eb/N0に対する提案法の平均 PER

特性を最大繰り返し数 Nitrをパラメータとして示す．また，比較のために CRC 復号結果を用い

ない繰り返し判定帰還形チャネル推定のみ適用時の特性[3.10]，従来のパイロットチャネル推定

（周波数領域において隣接サブキャリアにおけるチャネル推定値を(0.6, 1.0, 0.6)で重み付け平均）

を用いる QRD-M，理想チャネル推定を仮定した QRD-Mを示す．また，パイロットチャネル推

定および理想チャネル推定を仮定したMLDの特性も比較のために示している．CRC復号結果を

用いない場合[3.10]では，各アンテナから送信された信号が正しく復号されたかどうかという事

前情報を用いないため，信号分離は各繰り返しステージにおいて判定帰還形チャネル推定により

再推定されたチャネル推定値を用いて従来の QRD-M信号分離法を用いている．そのため，繰り

返し処理の途中段階で一旦正しく復号されたシンボルが，最終ステージ Nitrにおいて誤って復号

されてしまう可能性が生じる．一方で，提案法では，そのような現象が起こらないように CRC

復号結果を用いることができる．繰り返し処理途中において CRC復号結果が“ACK”となった信

号はそれ以降再検出されることはなく，“NACK”となっている信号のみ検出が行われる．そのた

め，CRC 復号結果を用いる提案法では，繰り返し数の増大に伴い従来の繰り返し QRD-M や 
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図 3.13 提案法(Iterative Modified QRD-M)の適用効果． 

QRD-Mと比較して優れた平均 PER特性を実現できている．また図 3.13からわかるように，平

均 PER=10-2を達成するのに必要な平均受信 Eb/N0を提案法を用いることによって，従来の繰り返

し QRD-Mと QRD-Mから約 0.5dBと 1.7dB低減できており，その時の理想チャネル推定を仮定

したMLDからの劣化量は約 0.4dBである． 

3.5.3 演算量削減効果 

3.5.3.1 平均繰り返し数 

提案法では，CRC 復号結果に基づいて最大繰り返し数に達する前に繰り返し処理を終了する

ことができる．もし全送信アンテナから送信された全ターボ符号化ブロックに残留誤りが検出さ

れなかった場合(“ACK”)には，繰り返し処理を終了する．図 3.14に最大繰り返し数 Nitrを 4に設

定した場合の，提案法の平均繰り返し数の累積分布関数(CDF: Cumulative Distribution Function)

を平均受信 Eb/N0をパラメータとして示す．図からわかるように平均受信 Eb/N0の増大に伴い，

CDFカーブが左へと移動していることがわかる．すなわち，平均受信 Eb/N0の増大に伴い，繰り

返し途中で残留誤りがなくなり繰り返し処理を終了できているということである． 

平均受信 Eb/N0に対する提案法の平均繰り返し数を図 3.15 に示す．図からわかるように，平

均受信 Eb/N0の増大に伴い，平均繰り返し数が減少している．図 3.13より，平均 PER=10-2を達

成するのに必要な平均受信 Eb/N0は約 2.3dBであるので，その場合提案法では平均繰り返し数を

2.4回に低減できていることがわかる． 
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図 3.14 平均繰り返し数の累積分布特性． 

 
図 3.15 平均繰り返し数． 

3.5.3.2 生き残りシンボルレプリカ候補数 

図 3.16は，各繰り返しステージにおける生き残りシンボルレプリカ候補数の平均値を示して

いる．提案法では，Nt 送信アンテナからの送信ブロックのうちに 1 つでも“NACK”となる 
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図 3.16 平均生き残りシンボルレプリカ候補数． 

ブロックがあった場合に繰り返し処理による信号検出を行う．図 3.16より，繰り返しステージ

の増大に伴い，各ステージにおいて必要となる生き残りシンボルレプリカ候補数が減少している

ことがわかる．すなわち，レプリカ候補を生成するのに必要な演算量および，2乗ユークリッド

距離計算に必要な演算量を大幅に低減できていることになる． 

3.5.4 演算量 

平均 PER=10-2を達成するのに必要となる，提案法の演算量を 1 パケットフレームあたりの乗

算回数の観点から評価する．ここでは，送受信アンテナ本数を Nt=Nr=4とし，QPSKデータ変調

(C=4)を用い，最大繰り返し数は Nitr=4 とした．判定帰還形チャネル推定(DF-CE: Decision 

Feedback-Channel Estimation)と，従来の nitr=0ステージにおける従来の QRD-M，および nitr=0に

おける変形 QRD-Mにおいて必要となる実数乗算回数を表 3.2に示す[3.17]．DD-CEにおいて用

いられる時間領域および周波数領域 2 次元平均化フィルタの平均化数 Ntimeと Nfreqはそれぞれ 4

と 1とした[3.10]．提案法では，第 nitr=0ステージでは従来の QRD-Mを，それ以降の繰り返しス

テージでは変形 QRD-M法を用いる．繰り返し変形 QRD-Mでは，QR-分解をデータシンボル，

サブキャリア毎に行うため，QR-分解に必要となる演算量は従来の QRD-Mの Nsub倍となる．本

章では，それによる演算量の増大を抑えるために，Ntアンテナからの信号が“ACK”となっている

サブキャリア・データシンボルでは QR-分解を行わないものとした．ここではβという変数を導

入する．βは各繰り返しステージにおける QR-分解の実行回数をその最大数 Ndata × Nsubで除算し

たものである．また，γを事前に設定した最大の生き残りシンボルレプリカ候補数∑ =
tN
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に 
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表 3.2 各繰り返しステージにおける実数乗算回数 

DF-CE ( )( ){ }{ } datasubtimefreqrt NNNNNN ⋅⋅β⋅⋅+β⋅+×+++⋅⋅⋅ 2242121242  

QRD-M[3.17] 

( )0=itrn  

QR-decomposition subt NN ⋅⋅ 34  
HQ  multiplication datasubt NNN ⋅⋅⋅ 24  

Replica generation ( )( ) subtt NCNN ⋅⋅+⋅⋅ 214  

Squared Euclidian distance calc. datasub
N

m m NNSt ⋅⋅⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛⋅ ∑ =1

2  

Modified 

QRD-M 

( )0>itrn  

QR-decomposition β⋅⋅⋅⋅ datasubt NNN 34  
HQ  multiplication β⋅⋅⋅⋅ datasubt NNN 24  

Replica generation ( )( ) β⋅⋅⋅⋅+⋅⋅ datasubtt NNCNN 214  

Squared Euclidian distance calc. γ⋅⋅⋅⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛⋅ ∑ = datasub

N

m m NNSt

1
2  

表 3.3 平均 PER=10-2におけるβとγ 

 β γ 

nitr=1 0.898236 0.512291 

nitr=2 0.360356 0.162763 

nitr=3 0.202383 0.091758 

nitr=4 0.13083 0.059913 

 

対する各繰り返しステージで生成された生き残りシンボルレプリカ候補数（図 3.16）の比率と

する．βとγは受信 Eb/N0の増大に伴い減少することから，提案法の演算量は受信 Eb/N0に依存す

る．平均 PER=10-2（平均受信 Eb/N0=2.3dB）におけるβとγを表 3.3に示す． 

これらのことから，演算量は提案法の各繰り返しステージにおいて異なることがわかる．した

がって，提案法の総演算量はβとγを表 3.2で与えられている式に代入することで得られる各繰り

返しステージにおける演算量の和として与えられる．生き残りシンボルレプリカ候補数を

(S1=4,S2=S3=S4=10)とした場合の提案法の平均 PER=10-2点における演算量は 5.8× 107となる．一

方で，生き残りシンボルレプリカ候補数を(S1=4,S2=S3=S4=16)とした場合の従来の QRD-Mの演算

量は 5.2× 106，またMLDの演算量は 7.6× 107である． 

3.5.5 チャネルモデルの影響 

3.5.5.1 マルチパス数 Lの影響 

平均 PER=10-2を達成するのに必要な受信 Eb/N0をマルチパス数 L をパラメータとして図 3.17 

(a)に示す．マルチパス数によらず r.m.s.遅延スプレッドをσ=0.26μsecとするために，パス間隔を

変化させた．図からわかるようにターボ符号および周波数インタリーブにより得られる周波数ダ

イバーシチ効果によって，マルチパス数 L が増大することによって所要 Eb/N0が減少している． 
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(a) マルチパス数 L． 

 

(b) r.m.s.遅延スプレッドσ． 

図 3.17 チャネルモデルの影響． 

しかしながら，理想チャネル推定を仮定したMLDからの提案法の特性劣化量は Lによらず，お

よそ 0.5dB以下である． 
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図 3.18 アンテナ本数の影響． 

3.5.5.2 r.m.s.遅延スプレッドの影響 

r.m.s.遅延スプレッドσに対する平均 PER=10-2を達成するのに必要な受信 Eb/N0を図 3.17 (b)に

示す．マルチパス数 Lは 12とした．遅延スプレッドによらず提案法を用いることにより従来の

QRD-M と比較して所要 Eb/N0 を低減できていることがわかる．r.m.s.遅延スプレッドがσ=0.34 

μsec以上になった場合に，所要 Eb/N0が増大していることがわかる．これは，チャネル推定にお

いて隣接サブキャリアを用いるフィルタを適用しているため，r.m.s.遅延スプレッドが増大する

ことにより周波数選択性が厳しくなり（コヒーレンス帯域幅が減少）チャネル推定精度が劣化し

たためである． 

3.5.6 アンテナ本数の影響 

ここでは，送受信アンテナ数が同数である場合(Nt=Nr)を考える．図 3.18 に平均受信 Eb/N0に

対する平均 PER 特性をアンテナ本数をパラメータとして示す．図からわかるようにアンテナ本

数の増大に伴い誤り率特性が改善していることがわかる．これは，より大きな空間ダイバーシチ

効果が得られたためである．提案法を用いた場合には，アンテナ本数によらず従来法と比較して

優れた誤り率特性を達成できている．さらにアンテナ本数が 2もしくは 3の場合には，提案法を

用いることによって理想チャネル推定を仮定したMLDとほぼ同程度の誤り率特性を実現できて

いる．これは以下のようにして説明できる．提案法においては変形M-アルゴリズム部において．

“ACK”となったシンボルを直交化後の受信信号から完全に除去する干渉キャンセラと考えるこ

とができる．それによりこのような優れた誤り率特性が得られていると考えられる． 
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図 3.19 スループット特性． 

3.5.7 スループット特性 

4-by-4 MIMO 多重伝送時のスループット特性を平均受信 Es/N0を横軸として図 3.19 に示す．

本章では，スループット(bit/sec)を以下のように定義した． 

( ) trans

suc

datapilotsymbol N
N

NNT
B ×

+×
=η  (3.14) 

ここで Bは 1パケットフレームあたりの情報ビット数，Nsucは正しく受信されたターボ符号化パ

ケット数，Ntrans は総送信ターボ符号化パケット数である．理想チャネル推定を仮定した場合の

スループットは符号化率 R=3/4および 8/9に対してそれぞれ 490 Mbpsおよび 580Mbpsとなる．

チャネル推定のためにパイロットシンボルをパケットフレームに挿入した場合にはパイロット

挿入損約 8%を考慮した．提案法を用いることによってスループット 400Mbps および 500Mbps

を平均受信 Es/N0が 2.2dBおよび 4.5dBで達成できている．このとき理想チャネル推定を仮定し

たMLDからの所要 Es/N0の増加量はおよそ 0.5dBである． 

3.6 まとめ 

MIMO多重伝送では，各送信アンテナで可変データレートおよび HARQを実行するために，

送信アンテナ毎に誤り検出符号化および誤り訂正符号化を行っている．各送信アンテナの受信品

質はアンテナ間のチャネル状態に大きく依存するため，同一パケットとして送信された信号間で

も受信品質に違いが生じる．正しく受信されたパケットのみを判定帰還し受信信号から除去する

ことによって，誤って受信されていた信号の検出精度を向上させることができると考えられる． 

0

100

200

300

400

500

600

0 1 2 3 4 5 6 7 8

Th
ro

ug
hp

ut
 (M

bp
s)

 

Average received Es/N0 per receive antenna (dB) 

R = 3/4

R = 8/9

Full MLD w/ ideal CE
QRD-M w/ ideal CE
Conventional

iterative QRD-M
Iterative

modified QRD-M

4x4 MIMO
Rayleigh fading

L = 12path
σ = 0.26 μsec



 

82 
 
 

そこで本章では，OFDM MIMO 多重伝送を対象として繰り返し変形 QRD-M 信号分離法を提

案した．提案法では，繰り返し処理内で得られる送信アンテナ毎の誤り検出結果に基づいて

QRD-M 信号分離法特有の M-アルゴリズム内において正しく受信された送信アンテナからの信

号を除去した．また，除去精度の向上および演算量低減を目的として信号の検出順序を決定する

CRC 復号結果と受信 SINR に基づく送信信号ランキングも提案した．周波数選択フェージング

チャネル環境下において，計算機シミュレーションにより特性評価を行った結果，最大繰り返し

数Nitr=4とした場合に平均 PER=10-2を達成するのに必要な所要平均受信 Eb/N0を従来法と比較し

て 1.2dB低減できることを示した． 
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4. MC-CDMA仮想MIMOシステムおよ
び繰り返し ICIキャンセラ 

あらまし 
第 2章・第 3章では，無線アクセス方式として OFDMを用いてきた．第 1章でもふれたよう

に，OFDMと同じマルチキャリア伝送の一種であるMC-CDMAは，マルチパス干渉によるシン

ボル間干渉を避けることができることと，周波数領域拡散と周波数領域等化(FDE)を用いること

で周波数ダイバーシチ効果を得ることができることから次世代無線通信ステムの有力な伝送方

式の一つである．また一方で，マルチアンテナ伝送(MIMO)は，信号帯域幅を拡大することなく

伝送速度を向上させることができる．無線伝送では，遅延時間の異なる伝搬パスを経由して受信

される信号成分が異なるマルチパスを伝搬し合成されて受信される．これは周波数領域において

送信信号が各パスの有する遅延時間に基づく位相回転を受けた状態で受信されることと等価で

ある．そこで本章では，周波数領域において各パスの遅延時間に基づく逆位相回転を乗算するこ

とによってパス間干渉(IPI)なしに各パスを伝搬してきた信号を分離し，それらを仮想的な受信ア

ンテナとして用いる仮想 MIMO システムを提案する．提案法では，受信アンテナ本数をマルチ

パス数倍にできるため，受信アンテナ本数が送信アンテナ本数よりも少ない環境においても，

MIMO 多重伝送路を構築することが可能である．また，MC-CDMA では伝送速度の向上にコー

ド多重が必須となる．その場合，周波数選択性チャネル環境下では，直交符号間の直交性の崩れ

に起因するコード間干渉(ICI)により伝送特性が大きく劣化してしまう．そこで，本章では提案仮

想MIMOシステムに対して繰り返し ICIキャンセラを提案し，その適用効果も明らかにする． 

4.1 はじめに 

マルチメディア通信の急激な普及に伴い，次世代移動体通信では超高速伝送が求められている

[4.1]．超高速伝送時のチャネルは，異なる遅延時間を有する伝搬路パスから構成される周波数選

択性チャネルとなるため，従来のシングルキャリア(SC: Single-Carrier)伝送ではシンボル間干渉

(ISI: Inter-Symbol Interference)により伝送特性が大きく劣化してしまう．周波数領域等化(FDE)を

適用すればシングルキャリア伝送や DS-CDMAの伝送特性を大幅に改善できる[4.2][4.3]． 

周波数選択性フェージングチャネルに対する対策としては，OFDM や MC-CDMA[4.4]のよう

なマルチキャリア(MC)伝送が挙げられる．マルチキャリア伝送では，各ブロックの先頭部分の

GIに CPを挿入することによって，IFFT/FFTを用いることで多数の周波数非選択性チャネルを
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用いた信号伝送を行うことができるため，ISI問題を避けることができる．また直交チャネルを

用いているため周波数利用効率に優れている． 

しかしながら，マルチキャリアシステムのみでは，限られた周波数帯域での高速伝送は不可能

である．そこでマルチキャリアシステムとマルチアンテナ(MIMO)伝送との組み合わせが必須で

あると考えられる[4.5][4.6]．MIMO伝送では，送信機に複数のアンテナを実装し，各アンテナか

ら異なる信号を送信することによって周波数帯域を広げることなく伝送速度を向上させること

ができる[4.7][4.8]． 

もし受信機において，各パスを伝搬してきた信号を分離することができれば，受信アンテナ本

数を仮想的にマルチパス数倍にすることができると考えられる[4.9]．文献[4.10]と[4.11]では，シ

ングルアンテナ伝送および MIMO多重伝送の DS-CDMA伝送を対象として，誤り訂正復号後の

送信信号を判定帰還することでマルチパス干渉(MPI:MultiPath Interference)レプリカを受信信号

から除去する方法が提案されている． 

本章では，各パスを伝搬した信号が異なる遅延時間を有して受信機に到達するということに注

目し，MC-CDMA 伝送を対象として周波数領域において各パスの遅延時間に合わせた逆位相回

転を与えることによってパス間干渉(IPI)を除去することによって信号分離を行う方法を提案す

る．それにより，マルチパス数 L，Nt本の送信アンテナ，Nr本の受信アンテナを持つ MIMO シ

ステムでは，Nt-by-(Nr × L)の仮想MIMOチャネルを構築することができる．その後，MIMO信号

分離法を適用することによって各アンテナからの送信号の検出を行う．MIMO 信号分離法とし

ては，MLD[4.12]や QRD-M[4.13]，MMSE 規範フィルタ[4.14]の適用が考えられるが，本章では

簡単のためにMLDを用いる．また，MC-CDMAの伝送特性はコード多重伝送時に周波数領域等

化後の残留コード間干渉(ICI)の影響で大きく劣化してしまうことが報告されている[4.3]．そこで

本研究では，提案法を用いる MC-CDMA 伝送時に残留 ICI を除去し，伝送特性を改善する方法

も検討している． 

本章の構成は以下のようになっている．第 2節では，システムモデルを示す．第 3節で提案信

号分離法の詳細を示す．第 4節では，提案法をもちいるシステムにおける残留 ICIキャンセラを

示す．第 5節で，マッチドフィルタバウンドについて述べた後に，計算機シミュレーション結果

を第 6節で示す．第 7節は本章のまとめである． 

4.2 送受信システムモデル 

図 4.1に送信アンテナ数 Nt，受信アンテナ数 Nrの送受信機構成を示す．本研究では，FFTサ

ンプル間隔の離散時間表現を用いる．第 u 拡散符号{ })1(~0);( −= SFqqcu で拡散されるデータ

シンボルを ⎣ ⎦ )}1(~0);({ , −= SFNnnd cunt
と表す．ここで， ⎣ ⎦x は x より小さいか等しい最大の

整数である．拡散されたシンボルの第 qサブキャリア成分は以下のように表わすことができる． 

( ) ( )SFqc
SF
qd

TSF
E

qS uun
c

c
un tt

mod
2

,, ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
⎥⎦
⎥

⎢⎣
⎢

⋅
=  (4.1) 

ここで Ecは FFTサンプルあたりの信号エネルギー，Tcは FFTサンプル長である． 
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(a) 送信機． 

 

(b) 受信機． 

図 4.1 送受信機構成． 

コード多重後に Ncポイントの IFFTにより時間領域のMC-CDMA信号を生成する． 

( ) ( )∑
−

=
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
π=

1

0

2exp~c

tt

N

q c
nn q

N
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ここで， )(~ qS
tn はコード多重後の第 qサブキャリア成分であり，以下の式で与えられる． 

( ) ( )∑
−

=

=
1

0
,

~ U

u
unn qSqS

tt
 (4.3) 

NgポイントのCPをGI部分に挿入した後にMC-CDMA信号 )}1(~);mod({ −−= cgcn NNtNts
t

が送

信される． 

各送受信アンテナ間は L パスの周波数選択性フェージングチャネルであるとし，各パスは独

立なファージング変動を受けているものとした．第 nt送信アンテナ第 nr受信アンテナ間のチャ

ネルのインパルス応答は以下のように表わせる． 

( ) ( )∑
−

=

τ−δ=
1

0
,,,

L

l
llnnnn thth

trtr
 (4.4) 

ここで lnn tr
h ,, と τl はそれぞれ，第 l パスの複素チャネル利得および遅延時間である
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hE ，E[.]は期待値平均操作，δ(.)はデルタ関数を表す). 

GI除去後の第 nr受信アンテナにおける受信信号 )}1(~0:)({ −= cn Ntty
r

は以下のように表わせ

る． 
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ここで )(tn
rn は AWGNであり，その分散は 2σ2=2N0/Tcで与えられる（N0は AWGNの片側電力ス
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ペクトル密度である）． 
受 信 信 号 )}1(~0);({ −= cn Nttr

r
は Nc ポ イ ン ト の FFT に よ り 周 波 数 領 域 信 号

)}1(~0);({ −= cn NqqR
r

に変換される． 

( ) ( )∑
−

=
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
π−=

1

0

2exp1 c

rr

N

t c
n

c
n t

N
qjty

N
qY  (4.6) 

上式に式(4.5)を代入することで， )(qY
rn は以下のようになる． 

( ) ( ) ( ) ( )qqSqHqY
r

t

t

ttrr n

N

n
nnnn Π+= ∑

−

=

1

0
,

~
 (4.7) 

ここで )(, qH
tr nn と )(q

rnΠ はそれぞれチャネルのインパルス応答と雑音のフーリエ変換であり以

下のように与えられる． 

( )

( ) ( )⎪
⎪

⎩

⎪
⎪

⎨

⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
π−=Π

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπ−=

∑

∑
−

=

−

=
1

0

1

0
,,,

2exp1
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c

rr

trtr

N

t c
n

c
n

L

l
l

c
lnnnn

t
N
qjtn

N
q

N
qjhqH

 (4.8) 

4.3 提案信号分離法 

提案法は主に 2つの部分から構成されている．各パスの分離を行う部分と，信号検出部である．

提案法の概念図を図 4.2に示す．ここでは簡単のために，送受信アンテナ本数を Nt=Nr=1，パス

数をL=2，各パスの電力が1の場合を考える．各パス固有の遅延時間を受けて受信された信号は，

以下の式のように表すことができる（簡単のため雑音成分を無視する）． 
( ) ( )( ) ( )( )cc NtxhNtxhty modmod 101,0,0000,0,00 τ−+τ−=  (4.9) 

この受信信号に対して，FFT処理を行うと以下のような受信信号を得ることになる． 

( ) ( ) ⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπ−+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπ−⋅= 1000 2exp2exp~

cc N
qj

N
qjqSqY  (4.10) 

これはすなわち，周波数領域で受信信号を見ると，送信信号に各パス固有の位相回転が乗算さ

れ足しあわされた形となる．ここで，図 4.2に示すように第 l=0パス固有の遅延時間に基づく逆

位相回転 )/2exp( 0 cNqj τπ を乗算すると，第 l=0 パスの位相回転量は打ち消され，第 l=1 パスの

位相回転量は )/)(2exp( 01 cNqj τ−τπ− となる． 

ここで，以下の式のように表される周波数領域逆拡散を考える．  

( ) ( )∑
−

=

=
1

0

*
0,0

1~
cN

qc
l qcqY

N
y  (4.11) 

式(4.10)と式(4.11)より，以下を得る． 



 

88 
 
 

 

図 4.2 提案法の概念図． 

 
図 4.3 逆拡散処理． 

( ) ⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜

⎝

⎛
⎟⎟
⎠
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⎛
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=

1

0
010,0 2exp11~

cN

q cc
l N

qj
N

Sy  (4.12) 

上式の第 2項は図 4.3に示すように第 l=1パスと第 l=0パスの遅延時間差から求まる位相回転

量の足し合わせとなり，式(4.19)に示すような関係(τ1−τ0)<Ncを満たす限り 0となる． 

4.3.1 パス分離 

一般性を失わずに第 lパスの検出を考える．式(4.7)は以下のように書き換えることができる． 

( ) ( ) ( )q
N
qjhqSqY

r

t

t

trtr n

N

n

L

l
l

c
lnnnn Π+⎟

⎟
⎠
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⎝
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⎜⎜
⎝

⎛
τπ−= ∑ ∑
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=
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′′

1

0

1

0
,, 2exp~  (4.13) 

受信信号に第 lパスの伝搬遅延により生じた位相回転の逆回転を以下のように与える． 

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπ− 02exp

cN
qj

I-phase

Q-phase

⎟⎟
⎠
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⎝
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τπ− 12exp

cN
qj

I-phase

Q-phase

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
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⎛
τπ 02exp
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( )⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−τπ− 012exp

cN
qj
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( )⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−τπ− 012exp

cN
qj

I-phase
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( ) ( ) ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπ= ′l

c
nln N

qjqYqY
rr

2exp~
,  (4.14) 

式(4.14)に式(4.13)を代入することで以下のようになる． 

( ) ( ) ( ) ( ) ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τπΠ+⎟

⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−τπ−= ′
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′′∑ ∑ l

c
n

N
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L

l
ll

c
lnnnln N

qjq
N
qjhqSqY

r

t

t

trtr
2exp2exp~~ 1

0

1

0
,,,  (4.15) 

その後周波数領域逆拡散を以下のように行う． 

( ) ( ) ( )∑
−

=

=
1

0

*
,,,

~1~
SF

q
ulnlnu qcqY

SF
ny

rr
 (4.16) 

式(4.15)と式(4.16)より逆拡散出力は以下のようになる．  

( ) ( ) ( ) ( ) ( )nnnndh
TSF

Eny lnunoiselnuICIlnuIPI

N

n
unlnn

c

c
lnu rrr

t

t

ttrr ,,,,,,,,,

1

0
,,,,,

2~ μ+μ+μ+
⋅

= ∑
−

=

 (4.17) 

第 1項は希望信号成分および他アンテナからの干渉，第 2項が IPI，第 3項が ICI，第 4項が雑

音を表しており，以下の式で与えられる． 

ここでは，簡単のために最大拡散(SF=Nc)を仮定する（付録 4.A に拡散率 SF がサブキャリア

数 Ncより小さい場合の説明を示している）． 

各パス間の遅延時間と拡散率(SF=Nc)の間に 

1max
1~0,

<
τ−τ ′

−=′ c

ll
Lll N

 (4.19) 

の関係が満たされる場合（最大遅延時間差Δτmax ≤ Ng ≤ Ncであるから，この関係は常に成立する），

以下のような関係式を得ることができる． 

( )
⎩
⎨
⎧

τ≠τ
τ=τ

=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−τπ−

′

′
−

=
′∑

ll

ll
N

q
ll

cc

c

N
qj

N 0
1

2exp1 1

0

 (4.20) 

すなわちτl と異なる遅延時間を有するパスは逆拡散の過程で抑圧できることになり，式(4.17)の

lnuIPI r ,,,μ は 0となる．つまり，第 lパス検出の際に，他パスからの干渉を除去できることになる． 

したがって，式(4.17)は 

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪

⎩
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−
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 (4.18) 
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( ) ( ) ( ) ( )nnndh
TSF

Eny lnunoiselnuICI

N

n
unlnn

c

c
lnu rr

t

t

ttrr ,,,,,,

1

0
,,,,,

2~ μ+μ+
⋅

= ∑
−

=

 (4.21) 

となる． 

4.3.2 信号検出 

ここでは説明の簡単のために，他コードから生じる ICI成分を無視する( 0)(,,, =μ nlnuICI r
)． 

4.3.2.1 シングルアンテナ伝送時 

シングルアンテナ伝送時には，分離した各パス成分に対してMRC合成を以下のように行う． 

( ) ( )∑∑
−

=

−

=

⋅=
1

0

1

0
,,

*
,0,,0

~~ r

r

rr

N

n

L

l
lnulnu nyhnd  (4.22) 

MRC合成の出力は以下のようになる．  
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−

=
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⎜
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⎛
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l
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c
u nhndh

TN
End  (4.23) 

4.3.2.2 マルチアンテナ伝送時 

マルチアンテナ伝送時には，MIMO の信号分離法を適用する必要がある．各パスを伝搬して

きた信号を取り出せているので，仮想的に Nt-by-(Nr × L)-MIMOシステムを構築できる． 
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(4.24) 

以下のように 2乗ユークリッド距離の計算を行い，送信信号の検出を行う． 

( ) ( ) ( )
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図 4.4 ICIキャンセラの構成． 

4.4 ICIキャンセラ 

第 4.3節では，説明の簡単のために ICI成分を考慮していなかった．しかしながら，コード多

重伝送時には，他コードからの干渉(ICI)が生じ，伝送特性が劣化してしまうことが知られている．

そこで，本研究では図 4.4に示すような繰り返し ICIキャンセラの適用を考える．ここでは最大

繰り返し数 I回のキャンセラにおける第 iステージの処理について考える． 

一般性を失うことなく第 nr受信アンテナの第 q サブキャリアにおける処理を考える．受信信

号は式(4.13)より以下のように与えられる． 
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N
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0
,, 2exp~  (4.26) 

パス固有の遅延時間に基づいて逆位相回転を与えることで次式のように第 lパスの分離を行う． 

( ) ( ) ( ) ( ) ⎟⎟
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⎞
⎜⎜
⎝
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⎠

⎞
⎜⎜
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この信号から以下のように干渉成分を除去する． 

まず，第 lパスを伝搬してきた信号検出時に干渉となる ICI成分を以下のように生成する． 
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ここで， )(ˆ )1(
, nd i
unt

− は第(i−1)回目の処理で得られた軟判定シンボルであり， 0)(ˆ )1(
, =− nd unt

である．

続いて，式(4.27)で与えられる逆位相回転乗算後の受信信号から次式のように干渉除去を行う． 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )qMqYqY i
lnln

i
ln rrr ,,,

~ˆ −=  (4.29) 
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干渉キャンセル後の受信信号に対して逆拡散を以下のように行う．  

( ) ( ) ( ) ( ) ( )∑
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,,,
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i
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i
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 (4.30) 

式(4.29)を式(4.30)に代入することで )(ˆ )(
,, ny i
lnu r
は以下のように表される． 

( ) ( ) ( ) ( )
lnunoise

i
lnuICI

N

n
unlnn

cc

ci
lnu rr

t

t

ttrr
ndh

TN
Eny ,,,,,,

1

0
,,,,,

2ˆ μ+μ+
⋅

= ∑
−

=

 (4.31) 

ここで， )(
,,,

i
lnuICI r

μ は以下のようにして与えられる． 
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第 nt アンテナ第 u コードを用いて送信されたシンボルの第 b ビットの条件付き対数尤度比

(Conditional LLR)は， ( )Ti
LNu

i
lnu

i
u

i
u nynynyn

rr
)(ˆ)(ˆ)(ˆ)(ˆ )(

1,1,
)(

,,
)(

0,0,
)(

−−= LLy を用いることで以下の

ように求めることができる（ここで， ):|Pr( bBA は b を含む B に対する A の条件付き確率，

):Pr( bB は bを含む Bの事前確率を表す）． 
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ここで， 
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である． 2)(
,,2 i
lnu r

σ は第 nrアンテナの第 l仮想アンテナにおける ICIと雑音の和の分散であり，以下

のようにして与えられる． 
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第 nr受信アンテナの第 l仮想アンテナにおける ICIの分散は以下のように求めることができる． 
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ここで， 
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である． 

さてここで，拡散符号に関する標本平均を考える．拡散符号間の相関は 0となるので 
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となり，また，各アンテナからの送信信号間の相関は 0であるので 

さらに，最大拡散 SF=Ncの場合には 
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となるので，最終的に第 nr受信アンテナの第 l仮想アンテナにおける ICI成分の分散は 
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となる．また，同様にして雑音の分散は以下のように求めることができる． 

上式に式(4.18)で与えられる lnunoise r ,,,μ を代入すると 

となる．ここで，各周波数成分の雑音の相関は 0であるので， 
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と得ることができる．したがって，干渉+雑音の和の分散 2
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となる． 

続いて，第(i+1)ステージの干渉キャンセルに用いる軟判定シンボルレプリカ )(ˆ )(
, nd i
unt
を生成す

る．干渉除去後の受信信号が )(ˆ )( niy であるときに，第 ntアンテナ，第 nシンボル，第 uコードで
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となる．第 ntアンテナの第 uコードの第 bビットの条件付き LLRは 
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で与えられるので，  
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となり，以下の式を得る． 
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QPSKデータ変調を用いた場合の軟判定シンボルは以下のように求めることができる． 
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(4.51) 

ここで 

( ) LL

LL

ee
eeL −+

−=tanh  (4.52) 

を用いて表すと，軟判定シンボルレプリカは以下のようになる． 
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式(4.33)，式(4.46)，そして式(4.53)を用いることで第(i+1)繰り返しキャンセラで用いる軟判定シ

ンボルを生成する． 

4.5 Matched filter bound 

L-パス伝搬路のときの BER下界は，NrL個の受信アンテナを用いる最大比合成(MRC)ダイバー

シチ受信時の BER であり，QPSK 変調では，以下の式で与えられる[4.14][4.15]．ただし，仮想

アンテナあたりの受信 Es/N0は 1パス時の 1/Lになる． 
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は 2項係数を表し，Es/N0=2Eb/N0である． 
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表 4.1 計算機シミュレーション諸元 

Parameters value 

送信アンテナ本数 Nt=1, 2, 4 

受信アンテナ本数 Nr=1, 2 

 

サブキャリア数 Nc=256 

拡散率 SF=256 

コード多重数 U=1~256 

チャネル推定 Ideal 

MIMO信号分離法 MLD 

 

チャネルモデル 

フェージング ブロックレイリーフェージング 

マルチパス数 L-パス 

減衰指数 γ=0dB 

遅延量 l-FFTサンプル 

4.6 計算機シミュレーション結果 

4.6.1 計算機シミュレーション諸元 

シミュレーション諸元を表 1に示す．送受信アンテナ本数は Ntおよび Nrとした．サブキャリ

ア数は Nc=256，拡散率は SF=256とした．データ変調には QPSKを用いた．受信機におけるチャ

ネル推定は理想的に行われるものとしている．送受信機間のチャネルは減衰指数γ=0dBの Lパス

周波数選択性フェージングチャネルとし，第 lパスの遅延時間は l-FFTサンプルと仮定した．マ

ルチアンテナ伝送時には，受信機における信号分離法としてMLDを用いた[4.12]． 

4.6.2 平均 BER特性 

シングルコード伝送時(U=1)の受信アンテナあたりの平均受信 Eb/N0 に対する提案法の平均

BER 特性を送信アンテナ数 Nt をパラメータとして図 4.5 に示す．また比較のために従来法の

MRC-周波数領域等化[4.4]と MMSE-周波数領域等化[4.4]の特性，式(4.54)で与えられる理論下界

も示す．まずパス数 L=4 の場合に，提案法では送信アンテナ本数が増大するにつれて若干特性

が劣化していることがわかる．これはパス数が少ない場合には仮想アンテナ本数を増大すること

ができないためであると考えられる．しかしながら，パス数 L=16の場合には，アンテナ本数を

増大させても提案法はほぼ同じ BER特性となっていることがわかる．また，コード多重数を U=1

としてはいるものの，提案法では MRC-および MMSE-周波数領域等化を用いた場合と比較して

Nt倍の伝送速度を実現できている．また，Matched filter boundからの特性劣化は，GIの挿入損に

よるもの 10log10(Nc/(Nc+Ng))=10log10(256/(256+32)) ≈ 0.51dBである． 
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(a) L=4. 

 

(b) L=16. 

図 4.5 平均 BER特性． 
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図 4.6 パス数 Lの影響． 

 

図 4.7 コード多重伝送時の平均 BER特性． 
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(a) Nr=1. 

 

(b) Nr=2. 

図 4.8 ICIキャンセラの適用効果． 
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しても，検出精度が劣化してしまうためである． 

4.6.4 コード多重伝送時の伝送特性 

図 4.7にトータルコード多重数 Utotalを 32および 64とした場合の特性を示す．提案法の場合に

は，各アンテナにおけるコード多重数 U は U=Utotal/Nt となる．図からわかるように，従来の

MRC-FDE (Nt=Nr=1)を用いた場合には多重数によらず特性が大きく劣化していることがわかる．

これは，MRCによりチャネルの周波数選択性が強められ ICIが大きくなってしまったためである．

また，MMSE-FDE (Nt=Nr=1)を用いた場合には，特性劣化を抑えられてはいるものの，Utotal=64の

ときには特性が劣化してしまっていることがわかる．一方で，提案法ではまず Nt=2とした場合，

Utotalが 64になった場合に特性が大きく劣化しているものの，Utotal=32とした場合でも特性劣化が

ないことがわかる．これは，アンテナあたりのコード多重数 U が Utotal/Nt=32 となったため，ICI

が大きくなったためである．一方で，Nt=4 とした場合の提案法では，Utotalが 64 となった場合で

も，アンテナあたりのコード多重数 Uは Utotal/Nt=16であり，ICIを抑えることができるため優れ

た特性を示していることがわかる． 

4.6.5 繰り返し ICIキャンセラの適用効果 

図 4.8に提案法を用いるMC-CDMA伝送時に対する繰り返し ICIキャンセラ適用効果を示す．

最大繰り返し数は itr=0と 4回とし，総コード多重数を Utotal=256とした．図からわかるように，

受信アンテナ本数を Nr=1とした場合（図 4.8 (a)）では，残留 ICIの影響を十分に除去できてい

ないために平均 BER特性の改善効果が小さいことがわかる．一方で，受信アンテナ本数を Nr=2

とした場合（図 4.8 (b)）には，ICIキャンセラの適用により，平均 BER特性を改善できている

ことがわかる． 

4.7 まとめ 

無線伝送では，無線伝送では，遅延時間の異なる伝搬パスを経由して受信される信号成分が異

なるマルチパスを伝搬し合成されて受信される．これは周波数領域において送信信号が各パスの

有する遅延時間に基づく位相回転を受けた状態で受信されることと等価である．そこで本章では，

周波数選択性フェージングチャネル環境下の MC-CDMA 伝送を対象として，各パスの遅延時間

に基づく逆位相回転量を受信信号に対して周波数領域で与えることでパス間干渉なく信号分離

を行える空間多重伝送システムを提案した．提案法では，受信アンテナ本数が送信アンテナ本数

と比べて少ない場合でも，仮想的に受信アンテナ本数をマルチパス数倍にできることから，信号

分離が行えることを示した． 

計算機シミュレーションによる特性評価の結果，パス数が少ない場合でも提案法を用いて信号

分離が行えることを示した．また，同一の総コード多重数を固定した場合に，従来の周波数領域

等化法と比較して優れた誤り率特性を実現できることを示した．OFDM 伝送と同一の最大デー

タレートを実現するためにはコート多重が必須となるが，コード多重数を増大させた場合に ICI
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の影響により伝送特性が大きく劣化してしまう．そこで，提案した仮想 MIMO システムに対し

て繰り返し処理により ICIの影響を除去する繰り返し ICIキャンセラを提案し，その適用効果を

計算機シミュレーションにより明らかにした． 
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付録 4.A 拡散率 SFがサブキャリア数 Ncより小さい場合 

拡散率 SFがサブキャリア数 Ncより小さい場合を考える．図 4.9に示すように，第 nデータシ

ンボルを拡散して得られた拡散された後の符号系列を(Nc/SF)間隔のサブキャリアにマッピング

する． 

 

図 4.9 サブキャリアマッピング． 
受信機で得られる受信信号の第 kサブキャリア成分， )}1(~0);({ −= cn NkkY
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受信信号に第 lパスの伝搬遅延により生じた位相回転の逆回転を以下のように与える． 
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その後，マッピングされた(Nc/SF)間隔のサブキャリアに対して周波数領域逆拡散を以下のように

行う． 
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式(4.56)を上式に代入することで以下の判定信号を得る．  

frequency
Nc

Nc/SF



 

103 
 
 

( ) ( ) lnnoiselnuIPI

N

n
unlnn

c

c
lun rr

t

t

ttrr
ndh

TSF
Eny ,,,,,

1

0
,,,,,

2~ μ+μ+
⋅

= ∑
−

=

 (4.58) 

ここで，第 1項は希望信号成分および他アンテナからの干渉，第 2項が IPI，第 3項が雑音を表

しており，それぞれ以下の式で与えられる． 

( )
( )

( )

( ) ( )

⎪
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪

⎩

⎪⎪
⎪
⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

⎟⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

τ
⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛ ⋅+
πΠ=μ

⎟⎟
⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜⎜
⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ τ−τπ−×

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
τ−τπ−

⋅
=μ

∑

∑ ∑
∑

−

=

−

=

−

≠
=′

−

=
′

′′

1

0

*
,,

1

0

1

0
1

0

,,

,,,,

2exp1

2exp1

2exp
2

SF

q
ul

c

c

nlnnoise

N

n

L

l
l

SF

q
ll

ll
c

lnn

un
c

c
lnuIPI

qc
N

q
SF
N

n
jq

SF

SF
qj

SF

N
njh

nd
TSF

E

rr

t

t

tr

tr

 (4.59) 

各パス間の遅延時間と拡散率の間に 

1max
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<
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の関係が満たされる場合，以下のような関係式を得ることができる． 
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したがって，式(4.59)で与えられるパス間干渉は除去できるため，式(4.58)は以下のようになる． 
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このように，提案法ではサブキャリア数と拡散率が異なる場合でも拡散符号のマッピングを変化

させることによってパス分離を行える． 
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5. MC-CDMA MIMO多重伝送時のチャ
ネル容量に関する検討 

あらまし 
次世代移動体通信において，高速・大容量な伝送を実現するための伝送方式として，多数の直

交狭帯域なサブキャリアを用いて信号を伝送する OFDM，OFDM と周波数領域での拡散を組み

合わせた MC-CDMA が注目されている．また，送受信機に複数のアンテナを実装し空間的に信

号を多重するマルチアンテナ(MIMO)伝送と組み合わせにより周波数帯域を広げることなく，超

高速伝送を実現することができる．しかしながら，MC-CDMA 伝送時には周波数選択性の影響

により生じる ICI および他アンテナからの IAI の影響により伝送特性が劣化してしまう．近年，

繰り返し処理に基づく ICI/IAI低減法が提案され，その有効性が計算機シミュレーションにより

明らかにされている．本論文では，マルチキャリア伝送およびマルチアンテナ伝送時の特性改善

のための手法について提案および特性評価を行ってきた．そこで本章では，まず周波数ダイバー

シチ利得および空間ダイバーシチ利得を考慮し，理想的に ICI がキャンセルされた場合の

MC-CDMA MIMO のチャネル容量を導出する．データチャネルが拡散されたサブキャリアを仮

想的な受信アンテナとして扱うことによって，理想 ICIキャンセラ適用時のチャネル容量表示式

を導出した．さらに，繰り返し ICI/IAI低減法を適用した場合のMC-CDMA MIMO多重伝送のチ

ャネル容量の導出にあたっては，残留 ICI/IAIの残留程度を表す係数を導入し，干渉成分をガウ

ス近似することによって受信 SINRを算出した．その算出された受信 SINRに基づきMC-CDMA 

MIMOのチャネル容量を求めるによって，残留 ICI/IAIがチャネル容量に与える影響を明らかに

する． 

5.1 はじめに 

次世代移動体通信では，超高速伝送を実現するための伝送方式が必要不可欠である．超高速伝

送時には，信号のスペクトルは広帯域となるため，送受信機間のチャネルは周波数選択性フェー

ジングチャネルとなり，従来のシングルキャリアシステムではパス間干渉(IPI)伝送特性が大きく

劣化してしまう．近年，周波数領域で直交する多数の狭帯域サブキャリアを用いて並列に信号を

伝送する OFDMやMC-CDMAのようなマルチキャリア伝送が注目されている[5.1]． 

MC-CDMA 伝送では，各データシンボルを直交符号により複数のサブキャリアに拡散した後

に伝送する．受信機においてサブキャリア毎にチャネルにより生じた振幅変動および位相変動を



 

105 
 
 

補償するために 1タップの周波数領域等化(FDE)を用いることによって周波数ダイバーシチ利得

を得ることができる．さらにコード多重を行うことによって MC-CDMA の伝送速度を可変的に

設定することができる．また，MC-CDMAと同様にしてシングルキャリアシステムや DS-CDMA

に FDE を適用し，優れた伝送特性を実現する方法が提案されている[5.2][5.3]．しかしながら，

コード多重伝送時には，FDE を行った場合でも周波数選択性を完全に補償することができない

ため，ICIが残留してしまい（今後，残留 ICIと呼ぶ），その影響により OFDMと比較して特性

が大きく劣化してしまうことが知られている[5.4]．近年，その残留 ICIの影響を除去するために

MC-CDMA および DS-CDMA を対象として様々な繰り返し ICI キャンセラが提案され，その有

効性が計算機シミュレーションにより確認されている[5.5]-[5.7]． 

しかし，OFDMやMC-CDMAのみでは，10bps/Hz（使用帯域幅 100MHzで伝送速度 1Gbpsに

相当）以上が要求される超高速伝送を達成するのは不可能である．送受信機に複数のアンテナを

実装することによって，空間的に信号を多重することで使用する周波数帯域幅を拡大することな

く伝送容量を向上できるマルチアンテナ(MIMO)多重伝送が大きな注目を集めている．次世代移

動体通信では，マルチキャリア伝送と MIMO 多重伝送の組み合わせが必須であると考えられる

[5.8]． 

MIMO 多重伝送時には，各アンテナから異なる信号が送信されるため，受信機において他ア

ンテナ干渉(IAI)が発生する．信号検出法として，MLD[5.9]，MMSE規範フィルタ[5.10]，演算量

低減型のMLDである QRD-M[5.11]などが検討されてきた．近年，FDEを用いるシングルキャリ

ア CDMA MIMOを対象として，受信機における繰り返し処理を用いて自アンテナから生じる ICI

および，他アンテナから生じる IAIを除去する方法が提案されている． 

文献[5.12]では，仲上フェージングチャネルを仮定し，チャネルパラメータがMC-CDMAの伝

送特性に与える影響が明らかにされている．MMSE 規範フィルタ-FDE を用いる MMSE，

MMSE-FDE を用いる DS-CDMA，そして OFDM のチャネル容量比較が文献[5.13]で行われてい

る．また，マッチドフィルタを用いるMC-CDMAのチャネル容量に関する検討は[5.14]で行われ

ている．しかしながら，今までにMC-CDMA MIMOを対象として残留 ICI/IAIキャンセラを用い

た場合のチャネル容量の評価は行われていない． 

受信信号および送受信機間のチャネル行列から算出することのできるチャネル容量は，具体的

な信号分離法や検出法を用いればよいのかということに関しては示唆されていない．そこで，本

研究では具体的な信号分離法として MMSEフィルタを用いた場合の条件付きチャネル容量につ

いての検討を行っている．MMSE信号検出時には，その出力信号に干渉(ICI/IAI)が残留すること

により，受信 SINRが低下し，それによって受信信号とチャネル行列から求めることのできるチ

ャネル容量よりも低くなってしまう．そこで本稿では MMSEフィルタに加え，繰り返し干渉キ

ャンセラを導入することを考え，キャンセラに要求される性能（干渉の除去度合い）を議論する． 

本研究では，まず理想的に ICIをキャンセルできた場合のMC-CDMA MIMOのチャネル容量

表示式を理論的に導出し，文献[5.15]で導出されている OFDM MIMOのチャネル容量との比較を

行う．また，幾何平均と算術平均の関係を与える Jensen の不等式[5.16]を用いての比較証明を 
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図 5.1 本検討のアプローチ． 

行う．さらに，残留 ICI/IAIを考慮した受信 SINRを導出し，それに基づき残留 ICI/IAIを考慮し

たMC-CDMA MIMO伝送のチャネル容量を算出する．文献[5.17]や[5.18]で提案されている干渉

キャンセラを適用した場合，除去できる干渉量は受信 SNRや用いている誤り訂正符号および変

調方式に依存することになる．そこで本稿では，図 5.1に示すように残留 ICIおよび IAI度合い

を表すρとηという変数を導入することによって残留 ICI/IAIがチャネル容量に与える影響を明ら

かにする． 

本章の構成は以下のようになっている．第 2 節では，理想 ICI キャンセラを仮定した場合の

MC-CDMA MIMOのチャネル容量表示式を導出する．その後，第 3節で残留 ICI/IAIを考慮した

チャネル容量を導出する．導出したチャネル容量表示式を用いて数値計算により，MC-CDMA 

MIMOのチャネル容量を第 4節で明らかにする．第 5節はまとめである． 

5.2 送受信システムモデル 

送受信機構成を図 5.2に示す．本章では，FFTサンプル間隔の離散時間表現を用いる．送信機

では，まず 2値の情報ビット系列を送信アンテナ数 Nt分の並列系列へと S/P変換する．その後，

各系列で以下の操作を行う．ここでは第 nt送信アンテナ ))1(~0( −= tt Nn における処理を示す．

情 報 ビ ッ ト 系 列 を チ ャ ネ ル 符 号 化 お よ び デ ー タ 変 調 し ， U 個 の 並 列 系 列

⎣ ⎦ )}1(~0);({ , −= SFknnd unt
， )1(~0 −= Uu ，へと S/P変換する．ここで，Uはコード多重数であ

り， ⎣ ⎦x は xを超えない最大の整数を表す．各データシンボルを直交符号 )}1(~0);({ , −= SFkkc uoc

を用いて拡散し，コード多重する．ここで，SF は拡散率である．スクランブル符号を用いなか

った場合には直交符号の周期的な自己相関・相互相関特性により特性が劣化してしまうことが報

告されている[5.19]．そこで，コード多重後のチップ系列に対して長周期のスクラングル符号

)}1(~0);({ −= cscr Nkkc を乗算し，周波数領域において ⎣ ⎦SFNSF c× のチップインタリーバを用

いてインタリーブする．Ncポイントの IFFTにより時間領域のMC-CDMA信号を生成する． 

Desired signal

ICI

IAI ICI/IAI cancel
Desired signal

ICI

IAI

ρ (ρ=0~1)

η (η=0~1)

ρ=1

η=1

( ) ( )( )
NoiseIAIICIsignal Desired

IAI1ICI1NoiseIAIICIsignal Desired
+⋅η+⋅ρ+=

⋅η−+⋅ρ−−+++=R

Residual ICI
Residual IAI

Noise



 

107 
 
 

 
(a) 送信機． 

 
(b) 受信機． 

図 5.2 送受信機構成． 
一般性を失うことなく，ここでは MC-CDMA 信号 )}1(~0);({ −= cn Nttx

t
について考える．

)(tx
tn は等価低域表現を用いて以下のように表わされる． 

( ) ( )∑
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=
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ここで， 
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SF
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kckSkS

scruoc

U

u
un

U

u
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 (5.2) 

であり，P=Ec/(NtSFTc)は拡散符号あたりの送信電力，Ecは FFT サンプルあたりの信号エネルギ

ー，Tcは FFT サンプル長である．マルチパスフェージングチャネルにより生じるブロック間干

渉(IBI)を除去するために Ng-FFT サンプルの GI 部分に CP を挿入した後に，MC-CDMA 信号，
)}1(~);mod({ −−= cgcn NNtNtx

t
，を各アンテナから送信する． 

送受信機間のチャネルはそれぞれ独立のフェージング変動を受けている L パスの周波数選択

性フェージングチャネルとした．第 nt送信アンテナと第 nr受信アンテナ間のチャネルのインパ

ルス応答は以下のように表わされる． 

( ) ( )∑
−

=

τ−τδ=τ
1

0
,,,

L

l
llnnnn trtr

hh  (5.3) 

ここで lnr
h , は第 lパスの複素チャネル利得であり， 1

21

0 ,, =⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡∑ −

=

L

l lnn tr
hE とした（ [].E は期待値操

作，δ(.)はデルタ関数である）．また，τlは第 lパスの遅延時間である． 

CP 除去後の第 nr受信アンテナ ))1(~0( −= rr Nn における受信信号は以下のように表わされる． 
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( ) ( )( ) ( )tnNtxhty
r

t

t

ttrr n

N

n

L

l
clnlnnn +τ−= ∑∑

−

=

−

=

1

0

1

0
,, mod  (5.4) 

ここで )(tn
rn は平均 0，分散 2σ2=2N0/Tcの AWGNである（N0は AWGNの片側電力スペクトル密

度）．受信信号に Ncポイントの FFT を行うことにより，周波数領域信号へと変換する．第 nr受

信アンテナにおけるMC-CDMAの第 k周波数成分 )(kY
rn は次式のようになる． 

( ) ( ) ( ) ( )kkSkHkY
r

t

t

ttrr n

N

n
nnnn Π+= ∑

−

=

1

0
,

~  (5.5) 

ここで )(, kH
tr nn と )(k

rnΠ はそれぞれチャネルのインパルス応答と雑音のフーリエ変換であり，

以下のように与えられる． 
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 (5.6) 

ここで，cu(k)=coc,u(k)cscr(k)とすると，第 kサブキャリア成分は以下のように書き表される． 
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式(5.7)は更に以下のように変更できる．  
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ここで )(k
rnΜ は ICI成分であり，以下のように与えられる． 
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5.3 理想 ICIキャンセラ適用時の検討 

5.3.1 チャネル容量表示式の導出 

本節では，理想的に ICIをキャンセルできた場合のチャネル容量を導出する．受信信号は行列

表現を用いて以下のように表わすことができる． 
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 (5.10) 

ここで H(k)は Nr行 Nt列のチャネル行列を表す．Nr行 1列の Y(k)を以下のように第 nデータチャ

ネルに関する(Nr × SF)行 1列の等価受信信号ベクトル )(ˆ nY へと変換する． )(ˆ nY は以下のように

表わされる． 
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(5.11) 

拡散符号系列を表す(Nr × SF)行(Nr × SF)列の対角行列を以下のように定義する． 

( ) ( ) ( ) ( )( )1,,0,,1,,0 −−= SFccSFccdiag uuuuu LLLc  (5.12) 

式(5.12)を用いると )(ˆ nY は以下のように表わされる．  

( ) ( ) ( ) ( ) ( )nnnnPn uu ΠΜdHcY ˆˆˆ2ˆ ++=  (5.13) 

第 nデータチャネルに関するチャネル容量表示式 C(n)を以下のように得ることができる[5.20]． 
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ここで detAs，detAr，そして detAuは以下のように与えられる． 
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ここで， 
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であり，IMは M行 M列の単位行列である．式(5.16)を式(5.15)に代入することにより，以下を得

る． 
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式 (5.17) を 式 (5.14) に 代 入 し ， 理 想 的 に ICI キ ャ ン セ ル が 行 え た と す る と ，

)det()det( nm
H

nmnn
H

nmnmmm ×××××× +=+ XYIYXI [5.21]を用いることによって C(n)は以下のようになる． 

また，拡散率 SFの場合 ⎣ ⎦SFNc 個の並列系列が伝送されていると考えられるので，コード多重

数 UのMC-CDMA MIMO伝送のチャネル容量は以下のようになる．  

シングルアンテナ伝送時には，式(5.19)は以下のようになる． 

一方，OFDM MIMO多重伝送時のチャネル容量は 
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として与えられる[5.15]． 

5.3.2 Jensenの不等式を用いた証明 

ここでは，OFDM MIMOと理想 ICIキャンセラを用いたMC-CDMA MIMOのチャネル容量の

比較を Jensenの不等式[5.16]を用いて行う． 

拡散率 SF=Nc，コード多重数 U=NcとしたMC-CDMA MIMOのチャネル容量は式(5.20)より 
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として与えられる．HH(k)H(k)を固有値分解することにより， 
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となる．ここで，λi(k)は HH(k)H(k)の i番目( ),min();1(~0 minmin rt NNNNi =−= )の固有値である． 

一方，OFDM MIMO多重伝送時のチャネル容量は，式(5.21)より 
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として与えられるので，MC-CDMAの場合と同様に固有値分解を行うことで以下を得る． 
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ここで，以下の式で与えられる幾何平均(Geometric mean)と算術平均(Arithmetic mean)の関係を

表す Jensenの不等式を用いる[5.16]． 
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等号は{ }1~0; −== Nnxxn の時にのみ成り立つ． 

OFDM MIMOとMC-CDMA MIMOは以下のような関係になる． 
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図 5.3 ICI/IAIキャンセラ構成． 
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これよりただちに理想 ICIキャンセラを用いたフルコード多重MC-CDMAが常に OFDM以上の

チャネル容量を達成できることがわかる． 

5.4 残留 ICI/IAIを考慮したチャネル容量の導出 

5.4.1 受信 SINRの導出 

続いて，残留 ICI/IAIを考慮したMC-CDMA MIMOのチャネル容量の導出を行う．まず，残留

ICI/IAIを考慮した条件付き受信 SINRの導出を行う．残留 ICIは等価チャネル利得がその平均値

と異なることによって生じる．したがって第 nr受信アンテナにおける第 nt送信アンテナに関す

る残留 ICIは以下のように表わすことができる[5.6][5.7]． 
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ここで )(, kw
tr nn は第 nr受信アンテナの第 kサブキャリアにおける第 nt送信アンテナに対するFDE

重みであり，式(5.38)で与えられる．また，
tnA は第 nt送信アンテナに対する平均等価チャネル

利得であり，以下のように与えられる． 
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受信機では，まず IAIをキャンセルし，周波数領域後に ICIをキャンセルするものとする．図 5.3

に本章で用いたキャンセラの構成を示す．干渉キャンセルが不完全であるものとし，IAIの残留

度合を表す係数η(η=0~1)および ICIの残留度合を表す係数ρ(ρ=0~1)を導入する．それにより，IAI
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キャンセル，周波数領域等化および ICIキャンセル後にアンテナダイバーシチ合成して得られる

第 nt送信アンテナの周波数領域信号 )(~ kY
tn は次式のように表すことができる． 
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その後で，逆拡散を行う． 
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式(5.30)を上式に代入することで以下の式を得る． 
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第 1項は希望信号成分（第 ntアンテナの第 u拡散符号チャネル），第 2項はコード間干渉，第 3

項は他アンテナ干渉，第 4項は雑音成分であり，以下の式で与えられる． 
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周波数領域でのサブキャリア間隔は 1/Ts（Ts=TcNcは OFDMシンボルの有効シンボル長）である．
瞬時受信 SINR は平均受信 Es/N0 と瞬時チャネル利得 )}1(~0);({ , −= cnn NkkH

tr
に依存する．

MC-CDMAシンボル内において，SFサブキャリアを平均化する逆拡散処理が行われる．⎣ ⎦SFNc

の並列データチャネルが 1-MC-CDMA シンボル内で伝送されるということを考慮すると，

MC-CDMA MIMOのチャネル容量は， 
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として求めることができる． )}(,{ 0, kNEsnnt
Hγ はチャネル行列 H(k)が与えられた時の第 nt送信

アンテナの第 nデータチャネルの条件付き受信 SINRである． 
送信信号データシンボル )(, nd unt

および拡散符号 )(kcu はランダムな変数であり，それらの足し

合わせてである残留 ICI成分および残留 IAI成分はランダムなガウス変数となる．加算される変

数の数が多くなれば中央極限定理によりガウス分布に近づくことが知られている．ここで，コー

ド多重数 U が十分大きい場合を考えると，十分中央極限定理が成り立つと考えられる．そこで

残留 ICI成分，残留 IAI成分と雑音の和を平均 0，分散 2σ2のガウス過程として扱うと，2σ2は以

下のようにして与えられる． 
2222 2222 noiseIAIICI σ+σ+σ=σ  (5.35) 

ここで 22 ICIσ ， 22 IAIσ および 22 noiseσ はそれぞれ，次式で与えられる残留 ICI，残留 IAI，および雑

音の分散である[付録 5.A 参照]． 
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 (5.36) 

したがって条件付き受信 SINR， { }( ))(,0 kNEsn Hγ は以下のように与えられる． 
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(5.37) 

残留 ICIおよび IAIを考慮したMC-CDMA MIMOのチャネル容量は式(5.37)を式(5.34)に代入する

ことにより与えられる． 

5.4.2 適応MMSE重み 

第 nt送信アンテナに対する残留 ICI/IAIを考慮したMMSE等化重みは次式で与えられる． 
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ここで，H(k)は Nr行 Nt列のチャネル行列， )(k
tnG は次式で与えられる干渉考慮行列である． 
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である． 

5.5 数値計算結果 

5.5.1 数値計算諸元 

残留 ICI/IAIがMC-CDMA MIMOのチャネル容量に与える影響を数値計算により明らかにする．

表 5.1に数値計算諸元を示す．MC-CDMA，比較のための OFDMともにサブキャリア数は Nc=256

とした．MC-CDMA伝送時の拡散率 SFとし，コード多重数を拡散率と同一(U=SF)とした．チャ

ネルは各パスが独立のフェージング変動を受ける減衰指数γ(dB)の L-パスのブロックフェージン

グを仮定し，減衰指数γおよびパス数 Lはパラメータとして評価した．チャネル容量の計算にあ

たって，GI挿入損は考慮していない．送信アンテナ本数を Nt，受信アンテナ本数を Nrのパラメ

ータとして特性評価を行った． 



 

116 
 
 

表 5.1 計算機シミュレーション諸元 

 MC-CDMA OFDM 

サブキャリア数 Nc=256 

拡散率 SF=4~256  

コード多重数 U=SF  

ICI/IAIキャンセラ 
ρ=0~1 

η=0~1 

ρ=0 

η=0~1 

チャネルモデル 

フェージング ブロックレイリーフェージング 

パス数 L-path 

減衰指数 γ(dB) 

最大ドップラー周波数 fD → 0(Hz) 

送信アンテナ本数 Nt=1~4 

受信アンテナ本数 Nr=4 

 

5.5.2 理想 ICIキャンセラ仮定時のMC-CDMAのチャネル容量 

5.5.2.1 シングルアンテナ伝送時 

ここでは，まずシングルアンテナ伝送時についての検討を行う． 

5.5.2.1.1 受信アンテナダイバーシチの適用効果 

シングルアンテナ伝送時の MC-CDMA と OFDM のチャネル容量を受信アンテナ本数 Nrをパ

ラメータとして図 5.4に示す．図からわかるように，受信アンテナ本数の増大に伴いチャネル容

量差が小さくなっていることがわかる．この理由は以下のようにして説明できる．MC-CDMA

が OFDM に対してもっている優位性は，式(5.20)と式(5.21)からわかるように，周波数領域拡散

により得られる周波数ダイバーシチ効果である．そのため，受信アンテナ本数が Nr=1の場合（空

間ダイバーシチ効果が得られない環境）では，獲得できる周波数ダイバーシチ効果の影響で

OFDM と比較して大きなチャネル容量が得られている．しかしながら，受信アンテナ本数の増

大に伴い，空間ダイバーシチ効果が大きくなることによりチャネルの周波数応答の落ち込みが小

さくなる，すなわちチャネルが平坦化されることで，周波数ダイバーシチ効果により得られる特

性改善効果が相対的に小さくなったためであると考えられる． 

5.5.2.1.2 チャネルパラメータの影響 

図 5.5にチャネルパラメータ（マルチパス数および減衰指数）がMC-CDMAと OFDMのチャ

ネル容量に与える影響を示す．図からわかるように，OFDM のチャネル容量は受信信号の電力

にのみ依存し（文献[5.15]），パス数 L には依存していないことがわかる．一方で，MC-CDMA 
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図 5.4 受信アンテナダイバーシチの適用効果． 

 

(a) マルチパス数 Lの影響   (b) 減衰指数γの影響． 

図 5.5 チャネルパラメータの影響． 

のチャネル容量はパス数 Lの増大，減衰指数�の減少に伴い増大していることがわかる．これは

周波数選択性の増大によって，獲得できる周波数ダイバーシチ効果が増大したためである．しか

しながら，受信アンテナダイバーシチ (Nr=4)を適用した場合，チャネルのパラメータが

MC-CDMA のチャネル容量に与える影響が小さくなっていることがわかる．これは，受信アン

テナ本数の増大によって得られる空間ダイバーシチ効果の影響が，周波数領域拡散によって得ら

れる周波数ダイバーシチ効果と比較して大きくなったためであると考えられる． 

0

2

4

6

8

10

1 2 3 4 5 6

MC-CDMA
OFDM

C
 (b

ps
/H

z)
 

Number of receive antennas, Nr

L=16 γ=0dB
SF=U=256

Average received Es/N0=0 dB

Average received Es/N0=10 dB

Average received Es/N0=20 dB

0

1

2

3

4

5

6

5 10 15

MC-CDMA
OFDM

C
 (b

ps
/H

z)
 

Number of multipaths, L

γ=0dB
SF=U=256

Average received Es/N0=10 dB

Average received Es/N0=0 dB

w/o receive diversity

w/ receive diversity

w/o receive diversity

w/ receive diversity

0

1

2

3

4

5

6

0 1 2 3 4 5 6

MC-CDMA
OFDM

C
 (b

ps
/H

z)
 

Decay factor, γ (dB) 

L=16
SF=U=256

Average received Es/N0=10 dB

Average received Es/N0=0 dB

w/o receive diversity

w/ receive diversity

w/o receive diversity

w/ receive diversity



 

118 
 
 

 
図 5.6 アンテナ本数の影響． 

5.5.2.2 マルチアンテナ伝送時 

マルチアンテナ伝送時の特性評価を行う． 

5.5.2.2.1 アンテナ本数の影響 

図 5.6に，送受信アンテナ本数を同一としたとき(Nt=Nr)について，受信アンテナあたりの受信

Es/N0に対する MC-CDMA と OFDM の平均チャネル容量を示す．アンテナ本数を多くするとチ

ャネル容量が大幅に増加する．また，アンテナ本数によらず，MC-CDMAが OFDMよりも常に

大きなチャネル容量を実現できることがわかる．アンテナ本数が増大した場合に，MC-CDMA 

MIMOと OFDM MIMOのチャネル容量差が拡大していることがわかる． 

続いて，MIMO多重伝送時と送信アンテナ本数分の SIMO伝送時とのチャネル容量の比較を行

う．(Nt,Nr)-MIMO 多重と Nt × (1,Nr)-SIMO との平均チャネル容量の差をΔC(bps/Hz)とすると次式

のように表わされる． 
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図 5.7 (Nt,Nr)-MIMOと Nt × (1,Nr)-SIMOのチャネル容量差． 

 

図 5.8 マルチパス数 Lの影響． 

ΔC は常に 0 以下となるから(Nt,Nr)-MIMO 多重伝送時の最大のチャネル容量は Nt × (1,Nr)-SIMO

伝送以下となることがわかる．ここで簡単のために Nt=2，Nr=2，U=SF=1の場合について示す． 
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ここで， ( ) ( ) ( ) ( ) 2
22

*
2112

*
11

2

02
kHkHkHkH

N
Es +⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
は常に 0以上となるため，ΔCは常に 0より小さい

値になる．送受信アンテナ本数に対する式(5.42)で与えられるΔC(bps/Hz)の計算結果を図 5.7 に

示す．図から OFDM伝送時には送受信アンテナ本数を増加させると，ΔCが大きくなってしまう

ことがわかる．一方，MC-CDMA 伝送では，拡散率 SF を大きくすることによってΔC を小さく

でき，SF=4，16 と拡散率が小さい場合でも，周波数領域で等間隔インタリーバを用いることに

よりΔCを小さくできることがわかる．これは以下のようにして説明できる．拡散率が低い場合，

各送信アンテナに対する等価チャネル利得にばらつきが生じてしまう，すなわち等価的な受信電

力に差が生じることになる．そのような場合には，等価的な受信電力が小さい送信アンテナは他

のアンテナから相対的に大きな干渉を受けることになるため信号分離精度が劣化してしまうか

らであると考えることができる． 

5.5.2.2.2 マルチパス数の影響． 

送受信アンテナ本数を Nt=Nr=4とした場合に，マルチパス数 LがMC-CDMA MIMOと OFDM 

MIMOのチャネル容量に与える影響を図 5.8に示す．理想 ICIキャンセラを適用した場合，マル

チパス数 L によらず周波数ダイバーシチ効果の影響によって常に MC-CDMA MIMO が OFDM 

MIMOより大きなチャネル容量を実現できていることがわかる．また，L=1（周波数非選択性フ

ェージングチャネル）のときは，MC-CDMA MIMOのチャネル容量と OFDM MIMOのチャネル

容量は同じとなっている．このことは，式(5.27)において等号が成り立つことからもわかる． 

5.5.3 残留 ICI/IAIを考慮したMC-CDMAのチャネル容量 

5.5.2では，理想的に ICIをキャンセルできた場合について特性評価を行った．しかしながら，

理想的に ICIのキャンセルを行うことは不可能であると考えられる．そこで，ここでは残留 ICI

がMC-CDMAのチャネル容量に与える影響についての検討を行う． 



 

121 
 
 

 

図 5.9 残留 ICIの影響． 

 
(a) 等価チャネル利得． 

 
(b) ICI電力． 

図 5.10 等価チャネル利得と ICI電力． 
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5.5.3.1 シングルアンテナ伝送時 

残留 ICI(ρ)がMC-CDMAのチャネル容量に与える影響を受信アンテナ本数 Nrをパラメータと

して図 5.9に示す．残留 ICIがρ=1のとき（ICIキャンセラ非適用時）に，MC-CDMAのチャネ

ル容量と OFDMのチャネル容量差が Nrの増大に伴って小さくなっていることがわかる．これは

以下のようにして説明できる．式(5.33)からわかるように残留 ICIは FDEおよびアンテナダイバ

ーシチ合成後の等価チャネル利得 ( ) ( )⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛∑ −

=

1

0 0,0,
r

r rr

N

n nn kHkw と平均等価チャネル利得 A0 との差に

より生じる．図 5.10(a)に示すように， ( ) ( )⎟
⎠
⎞⎜

⎝
⎛∑ −

=

1

0 0,0,
r

r rr

N

n nn kHkw は Nrの増大に伴い小さくなって

いることがわかる．結果として，図 5.10(b)に示されているように，残留 ICI電力が小さくなり，

チャネル容量の増大につながる． 

5.5.3.2 マルチアンテナ伝送時 

5.5.3.2.1 MC-CDMA MIMOと OFDM MIMOのチャネル容量 

図 5.11に各受信アンテナあたりの受信 Es/N0に対するMC-CDMA MIMOとOFDMのチャネル

容量[5.15]を示す．ICI/IAIキャンセラを用いないMMSE信号分離法の場合には，受信 Es/N0によ

らず常に OFDM MIMOよりもチャネル容量が低くなっている．この理由は以下のように説明で

きる．まず MMSE 信号分離では，受信機のもつ自由度(Nr−1)を他アンテナからの干渉抑圧に用

いているために，受信ダイバーシチの次数が失われているためであり，さらに IAIの完全な抑圧

はできていないためである．干渉キャンセラを用いていないために，ICIが残留しており，それ

らの影響によりチャネル容量が低下していると考えられる．しかしながら，繰り返し ICI/IAIキ

ャンセラを適用すれば OFDM MIMOに近いチャネル容量を達成できることがわかる． 

5.5.3.2.2 残留 ICI/IAIの影響 

図 5.12に残留 ICI/IAIがMC-CDMA MIMOのチャネル容量に与える影響を示す．横軸は残留

ICI/IAI度合いを表すρとηである．また，比較のために残留 IAIのみを考慮した OFDM MIMOの

チャネル容量および OFDM MIMO のチャネル容量の上界[5.15]も示す．図からわかるように，

MC-CDMA MIMOでは IAIに加えて他コードからの ICIが残留するため，ρとηが大きい場合に

は（キャンセル不完全性が強くなれば）OFDM MIMOよりチャネル容量が低下していることが

わかる．しかしながらρとηが小さくなれば（キャンセルが理想に近づけば）その差が小さくな

り，Es/N0が 20dB 以下の領域においてρとηを 0.2 程度まで低減できれば MC-CDMA MIMO が

OFDM MIMOよりも大きなチャネル容量を実現できる． 
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図 5.11 MC-CDMA MIMOと OFDM MIMOのチャネル容量． 

 

図 5.12 残留 ICI/IAIがMC-CDMA MIMOに与える影響． 

5.5.3.2.3 受信ダイバーシチの効果 

5.5.3.1において，シングルアンテナ伝送時に受信アンテナダイバーシチを適用することによっ

て，等化後のチャネル利得の周波数選択性が弱まり，残留 ICI成分が小さくなることで，干渉キ

ャンセラを適用しない場合でも優れたチャネル容量を達成できることを示してきた．そこで図 

5.13に受信アンテナ本数を Nr=4に固定し，送信アンテナ本数 Ntを変化させた場合の残留 ICI/IAI  
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図 5.13 受信アンテナダイバーシチの適用効果． 

度合(ρとη)の影響を示す．比較のために文献[5.15]で与えられる OFDM MIMOのチャネル容量も

示す．図からわかるように，送信アンテナ本数が少ない場合(Nt<Nr)には受信ダイバーシチ効果に

よって残留 ICIを低減できるため，ρとηが MC-CDMAのチャネル容量に与える影響は小さいこ

とがわかる．しかしながら，送信アンテナ本数の増加に伴いその影響が大きくなるため，ρとη

が大きい場合にはチャネル容量が大幅に劣化している．また，残留 ICI/IAIを 50%程度まで低減

できた場合には送信アンテナ本数の増大に伴ってチャネル容量を増大できるものの，残留

ICI/IAI が大きい場合には Nt=4 よりも Nt=3 のほうが大きいチャネル容量を達成できている．送

信アンテナ数が Nt=1および 2の場合には，ICI/IAIを 5割程度まで低減できればよいが，Nt=3お

よび 4の場合には，1割程度にまで低減できれば OFDM MIMOとほぼ同程度かそれ以上のチャ

ネル容量を達成できることがわかる． 

5.6 まとめ 

本章では，まず理想 ICI キャンセラを適用した MC-CDMA のチャネル容量を理論的に導出し

た．導出したチャネル容量表示式を用いてMC-CDMAのチャネル容量と OFDMのチャネル容量

の比較を行った．Jensen の不等式と数値計算から，理想的に ICI をキャンセルできた場合には，

MC-CDMAが周波数ダイバーシチを得られることから OFDMより大きなチャネル容量を実現で

きることを示した．更に，受信機における繰り返し干渉（IAI および ICI）キャンセラの適用を

想定し，残留 ICI/IAIを考慮したMC-CDMAの受信 SINRに基づくチャネル容量を導出した．現

在までに報告されている文献[5.12]-[5.14]では，MC-CDMAのチャネル容量は OFDMより必ず小

さくなるとされていた．しかしながら，本研究で導出した残留 ICI/IAIを考慮したMC-CDMAの

チャネル容量に基づく数値計算の結果，ある程度まで残留 ICI を低減できれば MC-CDMA も

0

5

10

15

20

25

1 2 3 4

OFDM [5.15]
ρ=η=0.0
ρ=η=0.1
ρ=η=0.5
ρ=η=1.0

C
 (b

ps
/H

z)
 

Number of transmit antennas, Nt

Es/N0=0dB

Es/N0=10dB

Es/N0=20dB

Nr=4

MC-CDMA



 

125 
 
 

OFDMとほぼ同程度のチャネル容量を実現できることを示した． 
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付録 5. A 22 ICIσ と 22 IAIσ の導出 

残留 ICIの分散 22 ICIσ を導出する． 22 ICIσ は以下のようにして与えられる． 
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ここで，他コードを用いて伝送される信号は無相関であるということと，拡散符号のランダム性

を考慮すると以下のような関係式を得ることができる． 
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式(5.44)を式(5.43)に代入すると 
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となる． 

同様にして残留 IAIの分散 22 IAIσ は以下のようにして与えられる． 
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ここで， 
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であるので，残留 IAIの分散 2
\2 IAIσ は 
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となる． 
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6. 結論 

本論文では超高速伝送を実現するために必須の技術であるマルチキャリア伝送と空間多重伝

送の伝送特性を改善するための繰り返し信号処理に関する検討を行った． 

第 2 章および 3 章では，OFDM 伝送時の伝送特性を改善するための繰り返し処理に基づくチ

ャネル推定法や OFDM マルチアンテナ(MIMO)多重伝送時に優れた信号検出精度を実現する信

号検出法についての提案を行い，その適用効果を誤り率特性やスループット特性の観点から明ら

かにした． 

第 4章では，送受信機間のマルチパスを分離することで仮想的な受信アンテナとして用いる仮

想MIMOシステムを提案した．パスの分離法としてMC-CDMA伝送を対象として，周波数領域

における位相回転処理によってパス分離を行う信号検出法を提案し，さらに，伝送特性を向上さ

せるために繰り返し ICIキャンセラを提案，その適用効果を明らかにした． 

最後に，第 5章では残留 ICI や残留 IAIを考慮した MC-CDMAのチャネル容量を理論的に導

出し，繰り返し干渉キャンセラ適用時に残留 ICI/IAIがチャネル容量に与える影響を明らかにし

た． 

6.1 OFDM伝送における判定帰還型チャネル推定法の理論検討（第 2章） 

第 2 章では，OFDM パケット伝送において判定帰還型繰り返しチャネル推定を用いた場合の

平均 BER に関する理論検討を行い，QPSK データ変調を仮定した場合の判定帰還誤りを考慮し

た閉じた形で与えられる再帰的な BER表示式を導出した． 

従来研究では，判定帰還誤りが考慮されていなかったが，本研究では判定帰還誤りがチャネル

推定に及ぼす影響を考慮した．BER 表示式の導出時に必要となるチャネル推定値の分散を算出

する際に，1 つ前の繰り返しステージの BER を用い，誤りを含んだチャネル推定値と雑音成分

のガウス近似を行うことによって，判定帰還誤りを考慮した BER表示式を導出した．更に判定

帰還誤りの影響を低減するために，推定したチャネル利得を時間・周波数方向で平均化を行う 2

次元平均化フィルタを導入した． 

周波数選択性フェージングチャネル環境下において，2 次元平均化フィルタの平均化範囲が

BER 特性に与える影響を明らかにした．また，導出した BER 表示式を用いた平均 BER 特性の

数値計算および信号伝送の計算機シミュレーションにより，理論検討の妥当性を示すとともに，

判定帰還型繰り返しチャネル推定の有効性を示した．本検討で仮定したチャネルモデルでは，判

定帰還型繰り返しチャネル推定を使うことにより，理想チャネル推定からの劣化量を 1dB 程度
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まで低減できることも示した． 

6.2 MIMO多重伝送における繰り返し信号分離法（第 3章） 

パケット伝送が主流になる次世代移動体通信では，パケット毎に誤り訂正復号，誤り検出，そ

して再送要求が行われる．スループット特性の改善に有効な HARQ を実現する上で，誤り訂正

符号化ブロック毎に付加される CRC符号の付加は必須であると言える．また，限られた周波数

帯域幅を用いて高速伝送を実現するためにMIMO多重伝送は必須の伝送技術である． 

MIMO 多重伝送時には，送受信アンテナ間のチャネル状態が異なるので，各送信アンテナか

ら送信された信号の受信品質は異なるものとなる．正しく受信された信号のみを判定帰還し受信

信号から除去することによって，誤って受信されていた信号の検出精度を向上させることができ

ると考えられる．ところで，低演算量ながら， MLDに近い信号検出精度を実現できる QR分解

に基づくMアルゴリズム(QRD-M)が注目されている．QRD-Mでは，行列演算により送信信号を

直交化し，Mアルゴリズムを用いて逐次的に干渉の除去と検出を行う． 

第 3章では，各送信アンテナから送信された信号ブロック毎に CRC復号結果が得られること

と QRD-M信号分離法が逐次的に信号検出を行うという点に着目し，繰り返し信号分離法（繰り

返し変形 QRD-M信号分離法）を提案した． 

提案法では，従来の QRD-M信号分離法を用いて初回の信号検出を行った後に，送信アンテナ

毎に誤り訂正復号，誤り検出復号を行う．ブロック毎に得られる CRC復号結果をもとに，正し

く受信された，すなわち誤りなく復号されたブロック内の信号のレプリカを誤り訂正復号器の出

力から生成する．残留誤りが存在すると判定されたブロック内の信号を検出する際には，変形

M-アルゴリズム内において，生成した信号レプリカを除去することによって，信号の検出精度

を改善できる． 

提案法はチャネルモデル（マルチパス数や r.m.s.遅延スプレッド）の違いに依らず，QRD-M信

号分離法の信号検出精度を向上でき，平均 PER=10-2を達成するための所要平均受信 Eb/N0を従来

の QRD-M信号分離法より約 1.7dB低減できることを計算機シミュレーションにより示した． 

6.3 MC-CDMA仮想MIMOシステムおよび繰り返し ICIキャンセラ（第 4章） 

次世代システムでは伝送信号の広帯域化に伴って送受信機間のパスの分解能が向上する．これ

によって受信機では複数のパスを伝搬してきた送信信号を受信することになる．その結果，周波

数領域において送信信号が各パスの有する遅延時間に基づく位相回転を受けた状態で受信され

る． 

そこで第 4 章では，MC-CDMA 伝送時に受信機で観測されるマルチパス成分を仮想的な受信

アンテナとして用いることによって，受信機が 1つしか受信アンテナを実装していない場合でも，

仮想的に受信アンテナ本数をマルチパス数倍に増加できる信号検出法を提案した．提案法では，

各パスの遅延時間に基づき，受信信号に周波数領域で逆位相回転を与えることによって，各パス

を伝搬してきた送信信号をパス間干渉(IPI)なく検出する．計算機シミュレーションによる特性評
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価の結果，マルチパス数が十分である場合に仮想MIMO伝送路を構築できることを示した． 

次に，周波数選択性フェージングチャネルに起因する拡散符号間の直交性の崩れにより生じる

ICI を除去するための繰り返し ICI キャンセラを提案した．繰り返し ICI キャンセラを適用する

ことによって，コード多重伝送時にも優れたビット誤り率特性を達成でき，平均 BER=10-3を達

成するための所要平均受信 Eb/N0を，理論的 BER 下界に 1dB 程度まで近づけることができるこ

とを示した． 

6.4 MC-CDMA MIMO伝送におけるチャネル容量（第 5章） 

次世代移動体通信においてはパケット伝送が主流になると考えられる．その場合に，送受信機

間のチャネル状態に応じて適応的にデータ変調の多値数や誤り訂正符号の符号化率を変化させ

る AMC や HARQ の適用がパケットスループット特性の向上に有効である．送受信機間のチャ

ネル状態および受信 SNR から理論的に求められるチャネル容量(Channel capacity)は，AMC や

HARQ を適用した場合のスループット特性の上界であり，それらを明らかにすることは学術的

のみならず実用的にも非常に重要である． 

そこで，第 5章ではまずMC-CDMA MIMO多重伝送時に理想的に ICIを除去できたと仮定し

た場合のチャネル容量を導出した．また，繰り返し干渉キャンセラを適用した場合のMC-CDMA 

MIMO多重伝送のチャネル容量を導出するために，残留 ICI度合いと残留 IAI度合を表すパラメ

ータを導入し，それらを考慮したときの受信 SINR を導出した．残留干渉成分をガウス近似し，

受信 SINRが与えられたときの MC-CDMA MIMO多重伝送時のチャネル容量を数値計算により

算出し，OFDM MIMO多重伝送との比較を行った．送受信アンテナ本数を Nt=Nr=4とした場合

には，残留干渉成分を 20%まで低減できればMC-CDMA MIMO多重伝送時に OFDM MIMO多重

伝送と同程度，もしくは大きなチャネル容量を達成できることを示した． 

6.5 全体のまとめと今後の課題 

本論文の目的は，次世代無線通信システムにおける超高速伝送を実現するための無線技術の検

討であった．第 2章では OFDM伝送における判定帰還型チャネル推定に着目し，その適用効果

を明らかにするために，平均 BERの理論式の導出および，その妥当性の評価を行った．第 3章

では，OFDM MIMO多重伝送を対象として，MIMO多重伝送時に問題となる信号分離法として，

誤り検出符号を用いた繰り返し処理に基づく高精度な信号検出法の提案を行った．さらに，第 4

章では，周波数領域においてパスの遅延時間に応じた逆位相回転を与えてパス分離を行い，

MC-CDMAとMIMO多重を組み合わせた仮想MIMOシステムを構築する信号伝送法を提案する

とともに，特性改善のための繰り返し ICIキャンセラの提案も行い，その適用効果を明らかにし

た．また，第 5章では，MC-CDMA MIMO多重伝送時のチャネル容量を理論的に導出し，繰り

返し干渉キャンセラを適用した場合のMC-CDMA MIMO多重伝送のチャネル容量の表示式を導

出し，OFDM MIMO多重伝送のチャネル容量との比較評価を行った． 
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本研究に関連する今後の課題を以下に示す． 

1. 第 2章では，判定帰還誤りを考慮した OFDM伝送における繰り返しチャネル推定適用時の

BER特性の導出を行い，2次元平均化フィルタの適用効果を明らかにした．しかしながら，

最適なフィルタの平均化範囲は計算機シミュレーションにより求めた．今後の研究課題と

しては，2次元平均化フィルタの平均化範囲の最適化等が考えられる． 

2. 第 3 章では，CRC 復号結果に基づく繰り返し変形 QRD-M 信号分離法を提案し，提案法の

適用効果を計算機シミュレーションにより明らかにした．提案法では，CRC 復号結果が

“ACK”となった符号化ブロックを用いて，“NACK”となっている符号化ブロックの検出

精度を改善した．しかしながら，この場合にはブロック単位での特性改善しか望めない．

今後は，誤り訂正復号器からの出力対数尤度比(LLR)などに基づく誤り検出を用いた場合の

検討が考えられる． 

3. 第 4 章では，MC-CDMA 伝送を対象として，マルチパス成分を仮想的な受信アンテナとし

て用いることで仮想 MIMOシステムを構築する方法を提案し，また，繰り返しコード間干

渉キャンセラの適用効果を明らかにした．本研究は，繰り返しキャンセラの処理内に誤り

訂正復号を含まない基礎検討であったが，近年信号検出と誤り訂正復号器間で尤度情報の

受け渡しを行うことで伝送特性を改善するターボ等化が提案されている．今後の検討課題

として，ターボ等化を適用した場合の伝送特性の評価等が考えられる．また，本研究では

FFT サンプル間隔のチャネルプロファイルを仮定したが，各パスが FFT サンプルの分数間

隔遅延を有している場合や波形整形フィルタを用いた場合の伝送特性を明らかにすること

は今後の重要な課題である． 

4. 第 5章では，干渉キャンセルを用いるときのMC-CDMA (MIMO)について，残留 ICI度合や

残留 IAI度合を表す係数を導入してチャネル容量を算出した．今後の課題としては，実際の

信号検出および干渉キャンセラを適用した場合にどの程度まで干渉を除去できるのか，ま

たは抑圧できるのかを明らかにすることと，そのときに得られるチャネル容量を明らかに

することが考えられる． 
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