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（内容の要旨） 

 地上放送のデジタル化において，地上デジタル放送の電波を日本全国あまねく受信できるよ

うにすることが重要である．我が国の逼迫した周波数事情や山地の多い複雑な地形，さらには

電波の異常伝搬などに起因する同一チャネル干渉は解決すべき大きな課題の一つである．この

問題を解決するために，本論文では送信および受信技術へ適応アレー信号処理技術を適用する．

従来地上デジタル放送信号に含まれるスキャッタードパイロットを利用した OFDM 

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) アダプティブアレーが提案されているが，この

方式では希望波と干渉波で，スキャッタードパイロットの受信タイミングが一致する場合に干

渉波を抑圧できない，という問題がある．そこで本論文では地上デジタル放送に適用可能なア

ダプティブアレーを提案し，計算機シミュレーションおよび野外実験の結果からその有効性を

示す． 

 第一章では本研究の背景と目的，および本論文の構成を示す．第二章では本論文に用いられ

る基礎事項および関連研究について述べる． 

 第三章においては，MFN (Multi Frequency Network) 放送波中継局用アダプティブアレーを

提案する．提案手法は合成，比較，選択に基づく最尤シンボル判定およびチャネル推定値を用

いた QAM (Quadrature Amplitude Modulation)信号の位相識別を用いることにより判定指向

型アルゴリズムを適用する際に問題となる軽減困難誤りを克服するものであり，スキャッター

ドパイロットの受信タイミングが一致する場合でも干渉波を抑圧することができる． 

 第四章では，同一チャネル干渉環境にある SFN (Single Frequency Network) 放送波中継局

において送受アンテナ間回り込みと同一チャネル干渉の両方を同時にキャンセルする干渉キャ

ンセラを提案する． 

 第五章では，固定受信環境の受信機に応用することを想定し，簡易な構成で実現できるチャ

ネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号とするアダプティブアレーを提案する．時間領

域のアダプティブアレーと周波数領域のチャネル等化器を併用することで低計算量で劣悪な受

信環境に対する耐性を有することを示す．  

 第六章では，Post-FFTアダプティブアレーに関して，重み係数の逆数を利用した係数最適化

手法を提案する．一般に Post-FFT 型アダプティブアレーは，Pre-FFT 型と比較すると，特に

干渉波の到来角度広がりが大きい場合に干渉除去特性が良好であるが，SFN環境など低 D/Uの

マルチパスに対する耐性に問題があった．提案手法による計算機シミュレーションや室内，野

外実験を行い，提案法の有効性を確認した． 

 最後に第七章で結論を述べ，本論文の成果を要約する． 
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Abstract 

 The aim of this paper is to expand digital terrestrial broadcasting coverage to all over the nation. In the 

process of digitization of terrestrial broadcasting, co-channel interference caused by complex mountainous 

terrain circumstances, tight frequency use and unusual propagation of radio waves is one of the serious 

problems. To overcome this problem, this paper considers the application of adaptive array signal processing 

to both transmission and reception side. So far, an adaptive array for scattered pilot OFDM (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing) system that can be applied to ISDB-T (Integrated Services Digital 

Broadcasting-Terrestrial) had already proposed in the literature. However, a conventional system which use 

scattered pilot as a reference signal has a fatal problem to miss-capture the ISDB-T interference wave 

synchronized the scattered pilot reception timing with desired wave. This paper proposes an adaptive array that 

can be applied to ISDB-T signal reception. 

 Chapter 1 describes the background, object and construction of this paper. In chapter 2, basic theories of 

ISDB-T systems, array signal processing and previous works are reviewed. In chapter 3, post-FFT adaptive 

array is proposed which can be applied to MFN (Multi Frequency Network) broadcast wave relay stations. 

The proposed system use a combine, compare and select operation based maximum likelihood symbol decision 

and the phase identification of QAM signals to overcome the irreducible symbol errors. Chapter 4 proposes an 

interference canceller for SFN (Single Frequency Network) broadcast wave relay stations utilizing an adaptive 

array and a feedback filter to cancel co-channel interference and coupling loop interference between 

re-transmitting and receiving antennas simultaneously. The proposed algorithm in chapter 5 uses time domain 

pre-FFT combiner and the frequency domain one-tap equalizer. To optimize the weights for time domain 

combiner, the re-modulated time domain signals with channel distortion are used as a reference signal. 

Furthermore, to improve the robustness of post-FFT adaptive array against low D/U multipath interference, 

chapter 6 propose the weight coefficients optimization algorithm for post-FFT adaptive array using the 

reciprocal numbers. Effectiveness of the proposed methods is confirmed through a computer simulation and or 

a laboratory and field experiments performed using prototype equipment. Finally, this paper is concluded in 

chapter 7. 
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第 1章

序論

1.1 本研究の背景

2011 年 7 月に 44 都道府県におけるアナログテレビ放送が終了し，翌 2012 年 3 月 31

日の東北 3県における停波により地上波テレビ放送は完全にデジタル放送へと移行した．

完全デジタル化は放送事業者，放送機器メーカを始めとする関係者の努力および受信者の

協力により成し遂げられた事業であった．

テレビ放送は放送開始から，50年以上が経過している．白黒放送から始まったテレビ

放送はカラー化されたほか，衛星放送の開始，衛星および地上テレビ放送のデジタル化

と，めざましい発展を遂げてきた．2000年 12月 1日には，BS（衛星）デジタル放送が開

始された．この時点での衛星放送は，MUSEハイビジョン放送を含むアナログ放送 4波

とデジタル放送 4波の計 8波であった．アナログ衛星放送では 1中継器 1番組であるの

に対して，BSデジタル放送では，MPEG-2 Video による圧縮符号化により，1中継器で

ハイビジョン 2番組が放送可能となった．また伝送制御信号を用いることにより，1つの

中継器を利用して複数の放送事業者が独立に番組を提供することが可能になり，多数の放

送事業者が参画するメディアとなった．さらに，降雨減衰による放送遮断への対策として

の階層化伝送，自動表示メッセージ，有料放送における個別制御と無料放送のコンテンツ

保護を行う限定受信方式の B -CASシステム，放送波により受信機のバージョンアップを

行うエンジニアリングサービスなどが実現された．

地上デジタルテレビジョン放送は，2003年 12月 1日に東名阪で放送が開始され，2006

年には全国県庁所在地で開始された．その後，アナログ放送と同一のカバーエリアを確

保すべく中継局の建設が進められた．2006年 4月からは，セグメント方式ならではの新

しいサービス，移動体・携帯端末での受信に適した「ワンセグ」サービスが開始された．
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ワンセグでは，より狭い帯域で限られた容量の動画像の放送を実現するため，MPEG-4

AVC/H.264圧縮符号化が用いられている．

放送は，特にデジタル化により，質的転換が図られ，高画質・高音質化だけでなく，

ニュースや天気予報などの情報をいつでも見ることのできるサービスや双方向性を利用し

たデータ放送も新たに可能となった．ワンセグ放送が開始されたことにより，屋外でも低

画質ながらもテレビ放送サービスを楽しむことができるようになり，室内に置かれたテレ

ビの前に座って視聴するという従来のものとは全く異なる受信形態が実現した．

地上デジタル放送の方式開発は，わが国の混雑した周波数状況を考慮して，SFN（Single

Frequency Network：単一周波数ネットワーク）が可能でマルチパス妨害にも強いOFDM

（Orthogonal Frequency Division Multiplexing：直交周波数分割多重）の研究から開始

された．さらにバスや自動車などの移動体受信のニーズに応えるため，セグメントと呼ば

れる小ブロックに帯域を分割し伝送する方式が採用された．

OFDM は周波数利用効率に優れ，シンボルの先頭に付加されるガードインターバル

（GI：Guard Interval）によりマルチパスに対して耐性があるという特徴を持つ．しかし，

マルチパスの遅延時間が GIを越えると，シンボル間干渉およびキャリヤ間干渉が生じて

受信特性が大きく劣化してしまうという問題がある．GI越えマルチパスに対してはアダ

プティブアレーの適用が効果的な除去手法の一つと考えられる．

一方，多数の中継局を必要とするネットワークの建設では，その設備経費を削減するこ

とが課題となる．特に，SFNを行っている中継局に対し放送信号を配信する手法として

は，配信専用の周波数により信号を分配する TTL（Transmitter to Transmitter Link）

を利用するよりも，上位局の電波を受信する放送波中継が望ましい．このため，SFN放

送波中継の基本問題であった送信電波の回り込み対策技術について研究が行われ，一部の

中継局に導入された．

放送波中継は放送ネットワークを低廉に拡大する手段の一つであるが，中継局が見通し

のよい山頂部に設置されることが多く，上位局波を受信する際に地理的に離れた場所にあ

る上位局以外の送信局からの同一チャネル干渉を受ける可能性がある．同一チャネル干渉

波には，所望波とは変調内容の異なる ISDB -T 波やマルチパス波，NTSC変調されたア

ナログテレビ放送波に加え，前述の GI越えマルチパス波などがある．

そこで，本論文では地上デジタル放送の放送波受信にアレー信号処理を適用することを

考える．同一チャネル干渉を除去する様々なアダプティブアレーを提案し，計算機シミュ

レーションや試作装置を用いた室内，野外実験の結果からその有効性を示すこととする．

放送波の受信においては，様々な場面で，同一チャネル干渉にさらされることが考えられ

る．一つは放送波中継局における上位局波の受信である．一般に中継局は見通しのよい山
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頂部に設置されることが多く，地理的に離れた場所にある上位局以外の送信局からの電波

をも受信する可能性がある．アナログテレビ放送においては，サービスエリアにおける受

信機も含め，同一チャネル干渉の対策として，オフセットキャリヤ方式が広く用いられて

おり [1]，全国で約 43%の送信所が送信周波数のオフセットを行うことで，同一チャネル

干渉の問題を回避している [2]．またオフセット周波数は，3 局間の混信つまり干渉波 2

波を考慮し，10kHzとされている．もう一つはサービスエリアでの受信である．地形によ

る遮蔽などにより所望局からの電波の受信電界強度が低下している地域において同一チャ

ネル干渉問題が顕在化する．また，SFNが破綻し，遅延時間が GI長を越える遅延波も本

質的に同一チャネル干渉と考えることもできる．このように同一チャネル干渉を被る場面

は様々であり，これを除去して所望の信号を受信するための要求条件も様々である．本論

文では，送信側および受信側，様々な場面で異なる要求条件に応じたアダプティブアレー

を提案する．

1.2 関連研究の歴史

1.2.1 アダプティブアレー

アダプティブアレーの歴史は古く，妨害波の除去を目的とした最初のものは 1965 年

Howellsによるサイドローブキャンセラ [3]であると言われている．これは，主となるア

ンテナの他に補助アンテナと呼ばれるアンテナによっても電波を受信し，主アンテナのサ

イドローブで受信した妨害波を補助アンテナで受信した信号を用いて生成するレプリカを

減算することにより除去するものである．補助アンテナ受信信号に対する振幅および位相

を適切に設定することは，換言すると合成指向特性において妨害波の到来方向にヌルを形

成することである．

このようにアダプティブアレー [4–7]は複数の受信アンテナを配置し，それぞれの受信

信号に異なる振幅，位相を持つ重み係数を与えた後に合成することで，所望の信号を取り

出したり，不要な妨害波成分を除去したりするものである．重み係数の制御手法として

様々な適応アルゴリズムが検討された．例えば，所望波の到来方向が既知であるというこ

とを前提とし，その S/Nを最大化するMSN（Minumum Signal to Noise power ratio）

アダプティブアレー [8–11]がその一つである．MSNアダプティブアレーでは干渉波のみ

の相関行列が必要であるが，所望波が妨害波と比べ無視できる等の理由から所望波も含む

受信信号の相関行列により近似することができる．また，Widrowらにより提案された，

LMSアルゴリズムを用いるMMSE（Minimum Mean Squared Error）アダプティブア
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レー [12]はアダプティブアレーを代表するものの一つである．

さらに，MMSE アダプティブアレー [13] の制御手法において重み係数に拘束条件を

課し，合成信号の電力を最小化する CMP（Constrained Minimization of Power）アル

ゴリズム [14] が提案され，その後に到来方向に関して拘束する DCMP（Directionally

Constrained Minimization of Power）[15]へと発展した．DCMPアルゴリズム [16]も

MSNアダプティブアレーと同様，所望波の到来方向が既知であるということを前提とし

ており，適用可能なシステムは限られる．また，所望波の到来方向として設定する値のわ

ずかな誤差により，所望波が抑圧されてしまうという問題がある．この問題に対しては入

力信号の相関行列に擬似雑音を加えることにより除去特性を鈍化させるテイムドアダプ

ティブアレー [17]が提案されたが，所望波自身が相殺される問題を完全に解決するもの

ではない．CMPアルゴリズムの特殊なものとしてはパワーインバージョンアダプティブ

アレー [18] がある．これは妨害波の波数がアレーの自由度と同数であり，かつ所望波電

力が妨害波電力よりも小さい場合に適用できるものであり，予備知識として所望波の到来

方向を必要としない．重み係数の一つを一定値に固定し，合成信号の電力を最小化するも

のであり，妨害波に埋もれた所望波を取り出すことができるため有用であるが，適用可能

なシステムは限られる．

所望波に関する予備知識を必要としないアルゴリズムとしては，Treichlerによる CMA

（Constant Modulus Algorithm）[19]がある．CMAアルゴリズム [20–25]は，周波数変

調信号や位相変調信号など，信号の包絡線が一定である場合に適用できる．すなわち，ア

レー合成後の振幅が所望の値となるようにすればよい．

空間的な信号処理を行うアダプティブアレーに時間的な信号処理を組み合わせる手法は

時空間等化器と呼ばれ，判定帰還型等化器と組み合わせるもの [26] や，MLSE（最尤系

列推定 : Maximum Likelihood Sequence Estimation）と組み合わせるもの [27] など，

様々な手法が検討された [28–32]．

また，実際のシステムへの応用としては CDMAへの応用例 [33–35]や，地上デジタル

放送の放送方式である OFDMへの適用例 [36–52]がある．OFDMのサブキャリヤの一

部を信号伝送に用いないバーチャルサブキャリヤ方式 [53]のものや，Pre -FFT型OFDM

アダプティブアレー [54, 55] などがあり，ISDB -T 方式への適用例 [56] もある．[57] で

は，Pre -FFT型と Post -FFT型を組み合わせた複合型の OFDMアダプティブアレーが

提案されている．[54, 58]ではガードインターバルと有効シンボル区間の末尾が同一波形

であることを利用した Pre -FFT型アダプティブアレーが提案されている．また，最大比

合成を適用することにより C/Nを最大化する手法 [37, 59, 60]は特に移動受信 [61–64]に

おいて有効な手法である．妨害波や干渉波の除去とは目的が異なるが，アダプティブア
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Post-FFT 型 OFDM

アダプティブアレー [36]

Pre-FFT 型 OFDM

アダプティブアレー [38]

MSN アダプティブアレー [8]

最大比合成

OFDM ダイバーシティ [59]

サイドローブキャンセラ [3]

MMSE

アダプティブアレー [12]

時空間等化器 [26]

レーダー 1965

レーダー・固定通信 1976

レーダー・移動通信 1967

CMP アダプティブアレー

[14]

レーダー・固定通信 1970

DCMP アダプティブアレー

[15]

レーダー・固定通信 1976

PI アダプティブアレー [18]

固定通信 1979

1999移動通信 1999移動通信

Pre/Post-FFT 複合型

OFDM アダプティブアレー
[57]

2003移動通信

2000移動通信

Post-FFT 型 OFDM

アダプティブアレー [65]

2003

1997移動通信

最大比合成

OFDM ダイバーシティ [66]

2002地上放送 固定受信

最大比合成

OFDM ダイバーシティ [67]

2006地上放送 移動受信

技術内容

適用領域 発表年

テイムドアダプティブアレー

[17]

レーダー・固定通信 1986

地上放送 固定受信

CMA アダプティブアレー

[19]

移動通信 1983

図 1.1 アダプティブアレーの研究の歴史

レーの一種であると考えることもできる．

最後にアダプティブアレー研究の研究年表を図 1.1にまとめる.

1.2.2 回り込みキャンセラ

SFN [68]を放送波中継で実現する際には送受アンテナ間結合による回り込みをキャン

セルすることが必要となる場合がある．回り込みをキャンセルする方法としては，なん

らかの方法で回り込みの伝搬路を推定し，適応フィルタによりレプリカを生成する手法

が一般的である．回り込みキャンセラは，音声の分野におけるエコーキャンセラ [69]と

本質的に同じである．すでに無線呼出方式（ページャ）の分野において実用化されてお
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り [70,71]，CDMAへの適用例 [72]もある．

地上デジタル放送の SFN放送波中継用への適用例としては，IF帯で動作する逐次適応

フィルタを用いた OFDM用中継装置 [73]，OFDM復調をせずに信号の白色性を利用す

る逐次適応型キャンセラ [74–76]，周波数領域処理を用いた地上デジタル放送用逐次適応

型回り込みキャンセラ [77]などが挙げられる．また，[78, 79]ではアダプティブアレーを

用いて回り込みをキャンセルする手法が提案されている．前述の回り込みのレプリカを減

じることによりキャンセルする手法としては [80–83]が挙げられ，すでに実用化されてい

る [84]．

また，世界の地上デジタル放送方式における同様のシステムは中継システムも含め ”on-

channel repeater”と呼ばれ，例えばシングルキャリヤ変調方式を採用した ATSC用のも

の [85–87]が提案されている．この他，日本の地上デジタル放送と同じ OFDM方式用と

しては，DAB用のもの [88]，DVB -T用のもの [89–91]などがある．

1.3 本研究の意義

地上デジタル放送は社会的な基盤をなすものであり，その電波は日本全国あまねく受信

できるようにすることが求められる．その際，放送波中継局での受信や一般家庭での受信

において，電波の異常伝搬や複雑な地形，逼迫した周波数利用状況等に起因する同一チャ

ネル干渉が問題となる．そこで，本論文では放送事業者側の送信技術および視聴者側の受

信技術へアレー信号処理技術を適用し，同一チャネル干渉を除去する手法を考えることと

する．

送信技術には放送波中継局における同一チャネル干渉除去が含まれる．中継局には

SFN と MFN（Multi Frequency Network）の二つがあり，双方の中継局における同一

チャネル干渉問題を解決する．MFN中継局に適用可能な手法としてスキャッタードパイ

ロット方式の OFDMについてのアダプティブアレー [65]が提案されているが，この方式

では重み係数を最適化する際に必要となる参照シンボルとしてスキャッタードパイロット

のみを用いているため，所望波と干渉波でスキャッタードパイロットの受信タイミングが

一致する場合に干渉波を抑圧できない，という問題がある．スキャッタードパイロットの

送信タイミングは放送事業者によって管理されていないため，中継局における受信タイミ

ングが一致することを考える必要がある．現実的には放送波を生成する変調器はルビジウ

ム発振器などに同期して動作するため，二つの異なる変調器から送信されるスキャッター

ドパイロットの送信タイミングが大きく変わることはないが，数日から数十日かけてこれ

らが一致する状況となることが確認されている．このような場合，従来法では干渉波を抑
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圧できないため，中継局において電波を受信し再送信を行ったとしても，受信側で復調不

能となり，事実上の放送事故となってしまう．第 3章での提案法は，パイロット信号だけ

でなくデータキャリヤのシンボル判定値をも参照信号として用いる判定指向型の重み係数

制御手法であり，判定指向型を適用する際の課題である軽減困難誤りを克服するために，

合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定を用いている．これにより所望波と干渉波の

スキャッタードパイロットの受信タイミングが一致する場合でも良好な干渉除去特性が得

られる．提案手法を適用することにより，同一チャネル干渉環境にあるMFN中継局にお

いても放送波中継を適用することができるようになり，信号配信のための専用周波数を用

いる必要がなくなるとともに中継局の設備コストを低減することができる．

一方，SFN放送波中継局は周波数の有効利用においては有利であるものの，送受アン

テナ間結合による回り込みが不可避である．同一チャネル干渉環境にある中継局において

SFN放送波中継を実現するためには，同一チャネル干渉と送受アンテナ間回り込みの両

方を同時にキャンセルすることが必要となる．これまでに SFN放送波中継を実現するた

めの回り込みキャンセラとして様々な手法 [80–82, 92]が提案されているが，同一チャネ

ル干渉環境にある放送波中継局においては用いることができなかった．そこで，本論文で

は同一チャネル干渉環境にある放送波中継局において送受アンテナ間回り込みと同一チャ

ネル干渉の両方を同時にキャンセルする干渉キャンセラを提案する．計算機シミュレー

ションと試作装置を用いて実施した野外実験の結果から，FFF（Feed Foward Filter）お

よび FBF（Feedback Filter）を適切に制御することで，同一チャネル干渉環境にある中

継局においても SFN放送波中継を実現できることを確認した．提案手法を用いることに

より，同一チャネル干渉環境にある SFN中継局においても放送波中継を適用できるよう

になり，信号配信のための専用周波数だけでなく中継局から再送信するための周波数も必

要とせずに，中継局の設備コストを低減することができる．

日本は山地の多い地形により，周波数利用状況は逼迫しており，一般の家庭においても

同一チャネル干渉は大きな問題である．アダプティブアレーを家庭へ応用することを考え

るとコスト面が重要である．そこで，Post -FFT型アダプティブアレーと比較して，計算

量が大幅に少ない Pre -FFT型のアダプティブアレーを提案する．地上デジタル放送の信

号フォーマットへ適用可能な従来方式も提案されているが [93–96]，前述した所望波と干

渉波のスキャッタードパイロットの受信タイミングの問題が存在する．提案手法はマルチ

パスや電界強度が低いことにより受信環境が劣悪である場合においても良好な干渉除去特

性が得られ，一般家庭向けに低コストでアダプティブアレーを提供することができる．

また，放送波中継用の干渉除去においては，送信側で用いるものであるため，再送信信

号には高い品質が求められるとともに，もともとある程度の信頼度が確保されている中継
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アレー信号処理

Post-FFT 再変調アレー

SFN局用
アレー

時間領域処理周波数領域処理

送信技術

受信技術

MFN局用
アレー

特性改善

3章 4章

5章6章

図 1.2 各章における提案手法の位置付け

回線に使用することを前提としている．第 3章 での提案手法は放送波中継用としては十

分であるが，特に SFNのサービスエリアのような低 D/Uのマルチパス環境では十分な

干渉除去特性が得られないという問題がある．一般にサービスエリアにおける受信環境は

放送波中継局におけるそれと比較するとより劣悪であると考えられる．Pre -FFT型アダ

プティブアレーは Post -FFT 型と比較すると，計算量の面では有利であるものの，その

分干渉除去特性は及ばない．そこで，第 3章での提案手法に対し，低 D/Uのマルチパス

環境など，より劣悪な受信環境における耐性を改善する手法を提案する．

以上のように，本論文は放送波中継技術，すなわち送信技術および受信改善技術の両面

から地上デジタル放送を全国あまねく普及させることに寄与することができる．図 1.2に

各章における提案手法の位置付けを示す．以下の章において，それぞれの提案法およびそ

れに対応する従来法を示し，計算機シミュレーションおよび試作装置を用いて実施した野

外実験の結果から本論文の有効性を示すこととする．
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1.4 本論文の構成

ここで本論文の残りの構成について記す．提案に先立ち，第 2 章で背景技術および関

連研究について述べる．背景技術として第 2.1 節で地上デジタル放送の放送方式である

ISDB -Tおよび放送波中継技術について，第 2.2節でアレー信号処理理論を述べる．

第 3 章からが本研究の主をなすものである．第 3 章は地上デジタル放送の MFN 放送

波中継局における同一チャネル干渉除去のための Post -FFT型アダプティブアレーを提

案する．第 4章は同一チャネル干渉環境にある放送波中継局において SFN再送信を実現

するための干渉キャンセラを示す．第 5 章では，家庭へ応用するために低計算量で実現

可能な Pre- FFT型アダプティブアレーを提案する．第 6章は第 3章で示した Post-FFT

型アダプティブアレーのマルチパス環境における特性改善手法を示す．最後に，第 7章で

全体の総括をし，本論文が構成される．
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第 2章

背景技術と関連研究

本章では，背景技術，関連研究およびその中で本研究がどのように位置付けられるかを

述べる．まず，第 2.1節で地上デジタル放送およびその放送方式である ISDB -T につい

て述べる．続いて，第 2.2節にてアレー信号処理の基礎理論について述べる．さらに，第

2.3節で関連研究として地上デジタル放送の放送波中継用補償器，アダプティブアレーに

ついて述べる．

2.1 地上デジタル放送方式 ISDB -T

本節では，地上デジタル放送の放送方式である ISDB -Tについて概説する．まず 2.1.1

節で ISDB -Tが採用している変調方式である OFDMについて述べ，その後 ISDB -Tの

システムを 2.1.2節に示す．また，放送ネットワークを構築する上で不可欠な放送波中継

技術について 2.1.3節で示す．

2.1.1 OFDM

OFDM（Orthogonal Frequency Division Multiplexing）は複数の搬送波を用いてディ

ジタルデータを伝送するマルチキャリヤの変調方式である．シングルキャリヤのディジタ

ル変調方式との違いは，シンボル長が非常に長いという点にある．シンボル長を長くする

と，伝送レートは低くなるが，低レートの変調波を帯域内に複数並べることで全体として

高ビットレートを実現するものである．また，シンボルの先頭にガードインターバルと呼

ばれる冗長信号を付加することにより，ビルの反射などによるマルチパス妨害に対する耐

性を有するという特徴がある．
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OFDM信号

OFDM信号は，複数のキャリヤが周波数軸上のサンプル点で互いに無相関となる多重

方式である．図 2.1に示すように，キャリヤ 1を基本波とし，その 2倍，3倍など整数倍

の周波数でキャリヤを配置すると，基本波の 1周期の区間でどのキャリヤも互いに直交関

係になる．これらのキャリヤの振幅や位相をそれぞれ変化させディジタル変調し，加えあ

わせた（周波数多重した）ものが OFDM信号である．この OFDM信号を基本波の 1周

期の区間でフーリエ変換することにより，それぞれのキャリヤの振幅と位相の情報を知る

ことができる．

個々のキャリヤのディジタル変調には，通常，QPSKや QAMなどを使用し，変調方

式が分かるようにQPSK -OFDM，64QAM-OFDMなどと表現される．1シンボルで伝

送できる情報量と雑音に対する耐性とは相反関係にあるため，自動車などの移動受信のよ

うに妨害の激しい伝送路では QPSK -OFDMが用いられる．また，通常のテレビ受信の

ように，屋根に設置したアンテナで固定受信する場合には，限られた周波数帯域幅の中で

できるだけ多くのデータを送信するため 16QAM-OFDM，64QAM-OFDM等の多値変

調が用いられる．

OFDMの伝送シンボルは，有効シンボルとガードインターバルからなる．その信号と

波形は図 2.1のようにランダム雑音に似た波形となる．これを周波数領域で表現すると，

平坦なスペクトルとなる．有効シンボル区間 T はフーリエ変換による復調が行われる区

間であり，キャリヤ間隔 ∆f の逆数と等しい関係になっている．

T = 1/∆f (2.1)

例えば，キャリヤ間隔 ∆f=1kHzならば，有効シンボル区間 T=1ms となる．

また，ガードインターバルは有効シンボル区間の信号を周期拡張した信号区間である．

有効シンボル区間の終端側を繰り返すことにより，ガードインターバル区間と有効シンボ

ル区間とは連続波形となる．情報の伝送という観点では冗長な信号区間であるが，マルチ

パス（ゴースト）の影響を軽減するために設けられる．

OFDMの送信信号 S(t)は，n番目のキャリヤの送信データ（変調データ）cn を

cn = an + jbn (2.2)

とすると，

S(t) = Re

[
N−1∑
n=0

cne
j2πfnt

]
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ガード
インターバル

OFDMの伝送シンボル

有効シンボル区間

図 2.1 OFDM信号

= Re

[
N−1∑
n=0

cne
j2π(n∆f)t

]
(2.3)

と表される．

OFDMの各々のキャリヤは，変調が低速であるためスペクトルの広がりは小さく，そ

れらの集まりである OFDM の伝送スペクトルは，矩形に近い形になる．占有帯域幅 B

は，キャリヤ数 N が大きい（数百 ∼）と，ほぼ，

B = N∆f (2.4)

となる．

OFDM変復調

OFDMの変復調については，離散逆フーリエ変換（IDFT）と離散フーリエ変換（DFT）

によって，全キャリヤ一括して変復調が可能である．実際には逆高速フーリエ変換（IFFT）

および高速フーリエ変換（FFT）が用いられるのが一般的である．変復調の系統を図 2.2

に示す．
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送信データ

S/P IFFT

D/A LPF

D/A LPF

LO

-90
o

I

Q

S/P : Serial to Parallel Converter

D/A : Digital to Analog Converter

IFFT : Inverse Fast Fourier Transform

LPF : Low Pass Filter

LO : Local Frequency

(a) 変調

LPF

LPF

A/D

A/D

受信データ

LO

-90
o

P/SFFT

A/D : Analog to Digital Transform

FFT : Fast Fourier Transform

P/S : Parallel to Serial Converter

(b) 復調

図 2.2 OFDMの変復調の系統

変調器において，送信データは各キャリヤへ複素データとして割り当てられる．QPSK -

OFDM の場合，各キャリヤの 1 伝送シンボルで送られる単位 2 ビットは，それぞれ 1

ビットずつ，I，Qデータとして割り当てられる．I，Qデータは，それぞれ複素数の実部，

虚部に相当する．この周波数軸上の複素数データを各シンボルごとに 1 回，時間軸上へ

IDFT することにより，時間軸上の信号波形が得られる．信号波形を D/A 変換した後，

直交変調器で周波数変換することにより，図 2.1のような OFDM送信信号となる．

復調器においては，ベースバンドへ周波数変換した後，信号波形を DFTすることによ

り，各搬送波の位相と振幅を求め，受信データを復調することができる．

次に，図 2.2の変復調の系統にしたがって，信号の流れを見てみる．

IDFTの入力データ

変調器において，送信データはキャリヤ数分のブロックに分けられ，IDFTの入力デー

タとなる．QPSK -OFDMの場合，OFDMの 1伝送シンボルに対して，各キャリヤに 2

ビットずつ割り当てられる．n番目のキャリヤに割り当てられる 2ビットが（01）である
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Q

I
an

bn
cn

図 2.3 I，Q軸と複素データ

とすると，QPSKの位相図では，I軸が −1，Q軸が +1である．これを図 2.3のような

複素数として表現すると，

cn = an + jbn

= −1 + j1 (2.5)

となる．この複素データ cn が IDFT の入力データとなる．例えば，変調が 16QAM-

OFDMの場合で，n番目のキャリヤに割り当てられる 4ビットが（0010）なら，

cn = an + jbn

= 3 + j1 (2.6)

となる．

IDFT

N 個の入力複素データ cn に対する IDFTの出力 S(k)は，

S(k) =

N−1∑
n=0

cne
j(2π n

N k) (2.7)

となり，図 2.2のように，IDFT出力は I軸データとして S(k)の実数部，Q軸データと

して S(k)の虚数部を出力する．これらを，有効シンボル区間 T の間に T/N 間隔でサン
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プルするので，サンプル時刻m

m = k
T

N
(k = 0, 1, 2, · · ·N − 1) (2.8)

に対し，

S(m) =

N−1∑
n=0

cne
j2π nm

T (2.9)

Re (S(m)) =
N−1∑
n=0

[
an cos

(
2π

nm

T

)
− bn sin

(
2π

nm

T

)]
(2.10)

Im (S(m)) =
N−1∑
n=0

[
an sin

(
2π

nm

T

)
+ bn cos

(
2π

nm

T

)]
(2.11)

となる．これを D/A変換し，ローパスフィルタを通過させると，OFDMのベースバンド

信号 Sb(t)として，

Sb(t) =

N−1∑
n=0

cne
j(2π nt

T )

=

N−1∑
n=0

cne
j(2πn∆ft) (2.12)

Re (Sb(t)) =

N−1∑
n=0

[an cos(2πn∆ft)− bn sin(2πn∆ft)] (2.13)

Im (Sb(t)) =

N−1∑
n=0

[an sin(2πn∆ft) + bn cos(2πn∆ft)] (2.14)

が得られる．ここで式 (2.9)と式 (2.12)の右辺にある cn は，D/A変換の不完全性やロー

パスフィルタの通過帯域における周波数特性等により厳密には同じではないが，両者の違

いは十分に小さいため，ここでは同一の記号で表記する．

IFへの周波数変換

OFDM信号を伝送するために，ベースバンド信号から伝送周波数に周波数変換を行う．

I軸信号，Q軸信号それぞれに周波数 f0 の cos波，− sin波を乗算して直交変調すること

により，OFDMの IF信号 SIF (t)として，

SIF (t) = Re (Sb(t)) cos(2πf0t)− Im (Sb(t)) sin(2πf0t)
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= Re

[
N−1∑
n=0

cne
j(2πn∆ft)ej2πf0t

]

= Re

[
N−1∑
n=0

cne
j(2π(f0+n∆f)t)

]

=
N−1∑
n=0

[an cos (2π (f0 + n∆f) t)− bn sin (2π (f0 + n∆f) t)] (2.15)

が得られる．

復調器のベースバンド変換

復調器では，まず OFDM信号はベースバンド信号に周波数変換される．復調器側と同

一ローカル周波数 f0 の cos波，− sin波を乗算してローパスフィルタを通過させると，I

軸，Q軸の信号はそれぞれ次のようになる．ここでは，送受信信号の位相ずれはないもの

とする．

rI(t) =
N−1∑
n=0

[an cos (2πn∆ft)− bn sin (2πn∆ft)] (2.16)

rQ(t) =
N−1∑
n=0

[an cos (2πn∆ft) + bn sin (2πn∆ft)] (2.17)

A/D変換

式 (2.16)，(2.17)を t = k(T/N)でサンプリングする．ここではサンプリングの際の位

相は変調側と同じとし，A/D変換の不完全性やローパスフィルタの通過帯域における周

波数特性等は十分に小さいものとする．

rI(k) =

N−1∑
n=0

[
an cos

(
2π

n

N
k
)
− bn sin

(
2π

n

N
k
)]

(2.18)

rQ(k) =

N−1∑
n=0

[
an cos

(
2π

n

N
k
)
+ bn sin

(
2π

n

N
k
)]

(2.19)

これらを合成し，複素数で表現すると次のようになる．

r(k) = rI(k) + jrQ(k)

=
N−1∑
n=0

(an + jbn) e
j(2πnNk)
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=
N−1∑
n=0

cne
j(2π n

N k) (2.20)

DFT

有効シンボル区間 T の間の N 個の複素データ r(k) について，DFT を行うと出力 rn

は以下のようになり送信データが求まる．

rn =
1

N

N−1∑
k=0

r(k)e−j(2π k
N n)

= cn (2.21)

ただし，実際には，受信信号のサンプル値は，信号伝送による送信信号と受信信号間の

位相ずれ θ と，送受信間のサンプリング位相ずれ τ による位相回転 φn = 2πτ/T が生じ

るので，DFT入力は，

r(k) =
N−1∑
n=0

cne
j(φn−θ)ej(2π

n
N k) (2.22)

となり，DFT出力 rn は，次のように元の送信データが位相回転したものになる．

rn = cne
j(φn−θ) (2.23)

そこで，この位相回転の影響を除去するために，QPSK -OFDM では，差動 QPSK

（DQPSK）を使用することがある．また，16QAM-OFDM，64QAM-OFDMなどでは，

特定の伝送シンボルに，受信側で既知の参照シンボルを挿入して伝送する．受信側ではそ

れを利用して，DFT出力データに対し，振幅の補正と同時に位相補正を行いデータの復

調を行う．

ガードインターバルとマルチパス

ガードインターバルは OFDM方式において，マルチパスによる劣化を軽減するために

設けられている信号区間のことである．そこでまずガードインターバルがない場合のこと

を考える．マルチパス伝搬路を通過したディジタル変調信号を図 2.4 (a)に示す．上は受

信信号の主となるディジタル変調信号を，下は遅延した信号である．受信信号は両者の合

成信号となるため，ディジタル変調信号がマルチパス妨害を受けると，前後の隣接シンボ

ルが重なることによる歪みが生じる．これはシンボル間干渉と呼ばれ，復号誤りの大きな

原因となる．キャリヤ数 N の OFDMでは，同一ビットレートのシングルキャリヤディ

ジタル変調に比べ，シンボル周期（有効シンボル長）を N 倍に長くすることが可能であ
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シンボル区間 Ts

マルチパス遅延時間

シンボル間干渉

ディジタル
変調信号

マルチパス
信号

(a) ガードインターバルなし

シンボル区間 Ts

マルチパス遅延時間

ディジタル
変調信号

マルチパス
信号

ガードインターバル

FFT復調区間
(有効シンボル区間)

(b) ガードインターバルあり

図 2.4 ガードインターバルとマルチパス

る．キャリヤ数 N を適当に選ぶことによって，地上の伝送で通常発生するマルチパスの

遅延時間（0∼数 10µs）に対しても，OFDMの有効シンボル区間を十分大きくできるた

め，シンボル間干渉による影響は小さくなる．

また，OFDMはガードインターバルを付加することにより，隣接シンボルからの影響

をさらに小さくすることが可能である．図 2.4 (b)にガードインターバルを付加する場合

のマルチパス伝搬路を通過したディジタル変調信号を示す．(a)と同様，上は受信信号の

主となるディジタル変調信号，下は遅延した信号である．隣接シンボルが重なっている区

間がガードインターバル内であれば，DFTにより復調される区間は，同一シンボルの信

号が重なるだけである．

このとき，固定受信ではマルチパス妨害により受信信号はどのシンボルにおいても同じ

振幅変動と同じ位相変動を受けるので，その変動分は復調時に参照シンボルを利用して補

償することが可能である．また，差動復調 QPSK-OFDM などを使用する移動受信にお

いても，位相変動は隣接するシンボル間ではほぼ同じなので，差動復調により位相変動分

は補償される．このようにガードインターバルの導入により，隣接シンボルが重なる区間

は復調に使用されないため，さらにマルチパスに強くなる．
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2.1.2 ISDB -T

地上デジタル放送方式の開発にあたっては，以下のような要求条件が設定されている．

• HDTV（High Definition Television）サービスが可能

• 移動体向けサービスが可能
• 周波数有効利用

– SFNが可能

• 他方式との相互運用性を確保
– MPEG-2準拠 （BSデジタル放送と共通化）

– 共通の方式でテレビジョンと音声に対応

• 階層伝送や部分受信が可能

また，地上デジタル放送の導入には，我が国特有の周波数混雑状況を考慮する必要が

あった．逼迫した周波数帯においても，アナログ放送からデジタル放送へとスムーズに

移行できるようにするための方法として，一つのチャネルの帯域を複数の帯域に分割

して，別々の周波数で伝送する帯域分割伝送ー直交周波数分割多重方式が地上デジタル

放送の開発当初に考案された．これは後に柔軟な階層伝送方式を実現する BST（Band

Segmented Transmission）–OFDMへと発展した．この点が ISDB -Tの最も大きな特徴

である．1 ch分に相当する 6 MHzの周波数帯域を 14個のセグメントと呼ばれる周波数

帯域に分割し，このうち 13個を信号伝送に用いている．具体的には，図 2.5に示すよう

にセグメント構造を取っている．このうち中央の 1セグメントを携帯・移動受信向けに伝

送する，いわゆる「ワンセグ」が実現された．

表 2.1に地上デジタル放送の伝送パラメータ [98, 99]を示す．OFDM信号のキャリヤ

の数により 3種類のモードがある．キャリヤの数はモード 1が 1405本，モード 2が 2809

本，モード 3 では 5617 本である．キャリヤの数が少ないほど速度のより速い移動受信

に強く，キャリヤの数が多いほど遅延時間の長いマルチパスに対応できるという特徴が

ある．

周波数有効利用のため，単一周波数，すなわち同じチャネルで隣接する放送エリアをカ

バーする SFNを用いる場合，必ず遅延差のある同じ信号が受信機に届くため，マルチパ

スと同じ現象が生じる．モード 3を使用すると，SFNを行う場合の送信エリアを広くと

ることができるため有利である．さらに，現在ではモード 3でも移動受信に強くできる技

術開発 [67]が進んだこともあり，現在の放送ではモード 3が使用されている．信号の帯
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周波数

6MHz

信号伝送
ガードバンド

セグメント

図 2.5 セグメント構造

域幅は 6MHzの 13 / 14，すなわち 5.6MHzである．

13のセグメントは最大 3つまでグルーピングすることができ，用途別の放送が可能で

ある．具体的には，固定伝送向け放送，移動受信向け放送，携帯受信向け放送を同じチャ

ネルの中で 3通りまで放送できる．これにより，一つのチャンネルで複数の番組を伝送す

る「マルチ編成」が実現された他，固定受信向けには伝送耐性は弱いものの伝送容量を大

きくできるパラメータを，携帯移動受信向けには伝送容量は小さいものの伝送耐性の強い

パラメータを個別に設定するなど柔軟な運用をすることができる．

2.1.3 放送波中継

地上波のデジタル化スケジュールは，周波数混雑地域のアナログ周波数変更対策の一部

前倒しを含みながら 2006年以降が想定された．このプロセスで最大の課題は，山間部を

含めて全国に多数存在する小規模中継局のデジタル化である．2003年時点で，NHKの場

合，主要局 550局で全国世帯数の 90%以上をカバーするのに対し，残る 10%弱の世帯

数をカバーするために 2000局近い小規模中継局が必要となると試算されていた．これら

の中継局にマイクロ波回線で配信することは専用周波数の不足とコスト面から困難である

ことから，できる限り多数の中継局を放送波中継 [100]でネットワーク化することが重要

になる．放送波中継とは，文字通り放送波を中継するものであり，図 2.6に示すように，

一般受信者向けに放送されている電波を中継局でも受信し，増幅した後に再送信する中継

方法である．放送波中継を中継方式として採用している中継局を放送波中継局と呼ぶ．ま

た，中継局はそれぞれ受信する電波を送信している送信局が決められており，上位局と呼
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表 2.1 OFDMセグメントのパラメータ

モード Mode 1 Mode 2 Mode 3

帯域幅 429 kHz (6MHz / 14)

キャリヤ間隔 4 kHz (250 / 63) 2 kHz (125 / 63) 1 kHz (125/126)

有効シンボル長 252µs 504µs 1008µs

総数 108 216 432

キャリヤ数 データ 96 192 384

パイロット 12 24 48

ガードインターバル比 1/4, 1/8, 1/16, 1/32

ガードインターバル長
63µs, 31.5µs, 126µs, 63µs, 252µs, 126µs

15.75µs, 7.875µs 31.5µs, 15.75µs 63µs, 31.5µs

シンボル数 / フレーム 204

キャリヤ変調方式 DQPSK, QPSK, 16QAM, 64QAM

内符号 畳み込み符号 (1 / 2, 2 / 3, 3 / 4, 5 / 6, 7 / 8)

外符号 RS (204, 188)

放送局

基幹局

放送波中継局

放送波中継局

STL 放送波

図 2.6 放送波中継

ばれる．上位局と中継局は親子関係に例えられ，親局，子局と呼ばれることもある．また

放送波中継局自身が他の放送波中継局の上位局である場合もあり，この場合は多段中継と

いう．
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(a) SFNによる置局
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2f

(b) MFNによる置局

図 2.7 送信局の置局

2.1.4 送信局の置局

送信局の置局としては，図 2.7に示すように，SFN（Single Frequency Network : 単

一周波数ネットワーク）とMFN（Multi Frequency Network : 多周波数ネットワーク）

がある．SFNでは複数の送信局から同一の周波数で電波を送信する．この場合，周波数

を有効に利用できるという利点がある．SFNによるネットワーク構築が現実的になった

のは OFDM の有するマルチパス耐性によるものである．しかし，SFN で構築された放

送波を受信する際には，全ての送信局からの電波の到来時間がガードインターバル長以内

である，ということが必要となる．一方，(b)に示すMFNでは，放送内容が同一であっ

ても異なる送信局からは異なる周波数で放送するものであり，アナログ放送ではこの方式

が用いられてきた．すなわち，放送のデジタル化によって SFNによる放送ネットワーク

の構築が実現可能となり，放送用周波数の割り当てを減らし，他の用途へと転用されるこ

ととなった．

また，中継局の放送周波数自体についても十分な周波数はないので，中継局で周波数を

変換して送信する従来手法に加え，受信した周波数でそのまま送信する放送波中継も必須

になっている．これが可能になれば，SFNに放送波中継局を組み込むこともでき，周波

数とコストの両面で効率良くネットワークを構築することができる．ただしこの場合，送

信波が受信アンテナに回り込む妨害を十分に抑制することが前提である．

SFNあるいはMFNの放送波中継にどういった対策技術を適用するかは，受信環境の

詳細な調査と将来の置局計画をも考慮した回線設計から決められる．いずれの対策技術に

も共通して重要なことは，デジタル信号の伝送破綻，いわゆるクリフエフェクトを生じさ

せないことである．
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2.2 アレー信号処理

本節では，アレー信号処理，特にアダプティブアレー [101]について概説する．アダプ

ティブアレーとは，複数のアンテナによって構成されるアレーアンテナと，各々の素子の

出力信号を適応的に合成する合成部，およびその際の重み付け用の係数を制御する制御系

からなるアンテナシステムである．アダプティブの意味は電波環境に応じて適応的にその

特質を変えることができる，という意味である．これにより物理アンテナでは実現困難な

指向特性を実現したり，適応制御を行うことで，電波伝搬環境の時間的な変化に応じて最

適な指向性を形成できるといった利点がある．

アダプティブアレーはもともと軍事用に開発されたものであり，その目的は敵からの

妨害波を除去するというものであった．このような妨害波に対して，信号の到来方向が

異なることを利用して，アンテナの指向特性を制御して除去することができる．その歴

史は古く，1960年代にWidrowらによりMMSE（Minimum Mean Squared Error）ア

ダプティブアレー [12]が提案されている．MMSEアダプティブアレーは所望波そのもの

を参照信号とし，アレー合成後の信号と参照信号との誤差信号を最小化するように指向

性を制御するものである．事前知識として所望波そのものが必要であるという矛盾した

アルゴリズムではあるが，プリアンブルやパイロット信号といった受信側でも既知の信

号が含まれている場合や，アレー合成後の信号から参照信号を生成する場合などに適用

することができる．この他にも指向性制御の規範としては，MSN（Maximum Signal to

Noise power ratio）や CMP（Constrained Minimization of Power），CMA（Constant

Modulus Algorithm）といったものがあり，必要となる事前知識や適用可能な条件などに

より違いがある．MSNは出力信号の S/Nを最大化するものであり，事前知識として所望

波の到来方向が必要である．CMPは重み係数の振幅和を拘束条件としてアレー合成後の

出力信号の電力を最小化するというものであり，事前知識は不要である．しかし不要波電

力が所望波電力も大きく，また不要波数とアレーの自由度が等しいという条件でしか適用

できない．CMPは所望波の包絡線が一定であるということを前提とするアルゴリズムで

あり，同様に事前知識は不要と考えられる．一方で，別途位相誤差の補正を行う必要があ

る．また，不要波もまた包絡線が一定という特徴を持つ場合には，所望波と不要波を区別

することができないという問題もある．

このように所望波や不要波に関する特徴，事前知識の有無など，アダプティブアレーを

応用する際には状況に応じて，その制御アルゴリズムを適切に選ぶことが必要である．

複数のアンテナで受信した信号を適応的に合成する際，最も一般的に考えられるのが，
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干渉波

所望波

干渉波

アンテナの指向性
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受信アンテナ

合成信号に含まれる
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合成信号

所望波

所望波
受信電力

干渉波
受信電力

所望波
受信電力

干渉波
受信電力

図 2.8 指向性制御による干渉波除去

鋭いビームを所望波の方向に向ける手法である．しかし，いくら鋭いビームであっても，

サイドローブ（指向性パターンの主ビーム以外のビーム）との利得の差は有限であり，大

電力の妨害波の影響を除去するには十分ではない．そこで考えられたのがヌル（指向性パ

ターンの落ち込み点）の方向を操作する手法である．図 2.8に示すようにヌル点では指向

性利得がほとんど 0に近いため，不要波の方向に向けることができれば，不要波をほとん

ど除去することが可能である．一般的にヌルは非常に狭く，所望波と妨害波の角度差がそ

れほど小さくなければ，所望波の電力の損失を抑えつつ，十分に妨害波を影響を小さくで

きる．

アダプティブアレーはこの働きを自動的に行えるよう，信号処理のアルゴリズムととも

に開発された技術である．また，復調処理とは独立して実装可能なこともあり，OFDM

方式とも相性が良い．

2.2.1 原理

複数のアンテナで構成されるアレーアンテナにおいて，各アンテナ出力に振幅・位相シ

フト（複素振幅の重み付け）を加え，合成するとアレーアンテナの指向性が変化する．ア

ダプティブアレーは，ある制御アルゴリズムに基づいて各アンテナ出力のウェイトを決定

し，周囲の状態の変化に適応しながら指向性を最適に制御するシステムである．

最も基本的なアダプティブアレーの構成図を図 2.9に示す．各アンテナ入力は複素数で

ある重み係数を乗じられた後に合成され，アレーの出力となる．この重み係数の制御は

• 各アンテナ入力
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重み係数制御

アンテナ
出力

重み係数

参照信号

アレー出力

図 2.9 アダプティブアレー

• アレーの合成出力
• 所望信号に関する事前知識

という 3つの情報によって行われる．所望信号に関する事前知識としては，

• 所望信号の波形
• 所望信号の統計量
• 所望信号のスペクトル
• 所望信号の到来方向

などがある．そして，これらの情報を元に，合成出力の品質を向上させるよう複素重み係

数を決定することになる．

各アンテナの重み係数の制御アルゴリズムは，用いる事前知識や評価関数などによって

種々に分類される．その中で最も一般的なアルゴリズムは，事前知識として所望信号の

波形を，そして出力の評価関数として参照信号（所望信号）に対するアレー出力の誤差

の自乗平均値を用いるものである．この場合，従来の適応等化器で用いられてきた LMS

（Least Mean Square）や RLS（Recursive Least Squares）アルゴリズム [102,103]をそ

のまま適用することができる．

定性的に考えると，アレー出力の誤差の自乗平均値を最小にするように重み係数を制御

していくと，理想的には不要波（干渉波など）の到来方向に指向性のヌルが向くことにな

る．アダプティブアレーが生成できる独立なヌルの数は（アンテナ素子数 −1）個で表さ
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図 2.10 リニアアレーアンテナ

れ，これを自由度（degrees of freedom）という．

2.2.2 アダプティブアレーの基本原理と解析モデル

アレーアンテナの基本特性

アレーアンテナを構成するためのアンテナ素子の配置法は直線状，平面状，曲面状など

いろいろ考えられるが，ここではその基本原理を理解するために，2.10に示す K 素子よ

りなるリニア（直線状）アレーを考える．

いま，電波（平面波）がブロードサイドから測って角度 θ の方向から到来したとする．

ベースライン上の基準点での受信信号を E0(t)と表し，各アンテナ素子の受信特性は等し

いとすると，k 番目のアンテナ素子に誘起する電圧は次式で与えられる．

Ek(t) = E0(t− τk) (k = 1, 2, . . . ,K) (2.24)

τk =
dk sin θ

c
(2.25)

ここで，cは伝搬速度，dk および τk はそれぞれ基準点より測った k 番目の素子の位置お
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よび伝搬遅延時間である．さらに，受信信号がアレー開口長 |dK − d1|に対して十分狭帯
域，すなわち

2π∆f
|dK − d1|

c
� 1 (∆f : 受信信号の帯域幅) (2.26)

であれば，各アンテナ素子における受信電圧は基準点における受信電圧の位相遅れと考え

ることができ，f を搬送波周波数とすると E0(t− τk) ' E0(t) exp(−j2πfτk)とおくこと

ができる．このとき式 (2.24)の第 k 素子の受信電圧は

Ek(t) = E0(t) exp(−j2πfτk) (2.27)

= E0(t) exp

(
−j2πf

dk
c

sin θ

)
(2.28)

= E0(t) exp

(
−j

2π

λ
dk sin θ

)
(2.29)

と表される．ここで λ = c/f は搬送波の波長である．

図 2.10のように各素子の出力をそれぞれ振幅調整器（増幅器または減衰器）と可変移

相器を経て加算すると，合成出力 Esum(t)は

Esum(t) = E0(t)

K∑
k=1

Ak exp

(
−j2πf

dk
c

sin θ + jδk

)
(2.30)

= E0(t)D(θ, f) (2.31)

D(θ, f) =
K∑

k=1

Ak exp

{
−j

(
2πf

dk
c

sin θ − δk

)}
(2.32)

となる．ここで，Ak，δk はそれぞれ k 番目の素子に掛けられる重み（実数）と移相量で

ある．D(θ, f)は，アレーアンテナの伝達関数を表し，アレー応答関数と呼ばれる．δk は

受信信号の到来方向と素子の位置に応じて決められるが，ある角度 θ0 方向から到来する

信号（所望信号）を受信したい場合には，一般に，移相量を

δk = 2πf
dk
c

sin θ0 =
2π

λ
dk sin θ0 (2.33)

と選ぶ．すなわち，所望信号に関して移相器の出力での位相が各チャネルに渡って揃うよ

うに定められる．よってそれらを合成すると信号が強め合うこととなる．これに対して，

それ以外の方向では，各チャネルの出力の位相が一致せず，互いにある程度の相殺が行わ

れる．このように，アレーアンテナを用いると所望信号に対する利得が上がる．ただし，

dk が大きい場合には，

2πf
dk
c

sin θgm − δk = 2mπ (m = ±1,±2, . . .) (2.34)
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図 2.11 補助アンテナ方式における到来波とアンテナ設置位置

を満足するような角度（θgm(6= θ0)）でも同相になって加算されるので，大きなアレー応

答値を生ずる．これはグレーティングローブ（grating lobe）と呼ばれ，設計の段階で防

止策が取られるのが普通である．

2.2.3 補助アンテナ方式

放送波中継では上位局方向が既知であり，受信アンテナに指向性アンテナを用いる．同

一チャネル干渉環境にある中継局において，主アンテナを所望波，補助アンテナを干渉波

の到来方向に向けると，それぞれのアンテナの出力信号における干渉 D/U（Desired to

Undsired power ratio : 所望波電力に対する不要波電力比）に大きな違いが生じ，特に干

渉波の電界強度が大きい場合には，補助アンテナで干渉波成分を精度良く受信することが

できる．図 2.11に各到来波とアンテナ設置位置の関係を示す．これにより，主アンテナ

での受信に混入した干渉波成分を補助アンテナで受信した干渉波成分から生成するレプリ

カ信号によりキャンセルすることが可能である [104–112] ．ブランチ間の干渉 D/Uの違

いを利用しているため，グレーティングローブの問題が生じず，アンテナ設置間隔を考慮

する必要がない．また，補助アンテナは必ずしも高利得である必要はない．
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図 2.12 放送波中継局用等化判定装置

2.3 関連研究

2.3.1 等化判定装置

放送波中継では，上位局からの受信信号の特性劣化が下位局への送信信号に蓄積され，

さらに信号特性を劣化させることが問題となる．等化判定装置 [113]は，この問題に対す

る解決策を与えるものである．その系統図を図 2.12に示す．これは，再生中継の手法を

地上デジタル放送の中継に適用したものであり，受信信号の周波数特性を等化機能により

改善した後，信号に重畳したランダム雑音成分を判定機能により除去する構成である．受

信信号の等化とは OFDM信号の復調そのものであり，その構成は極めて基本的なもので

あるが，その効果は大きい．特に等化後の信号の品質が一定レベルを確保できていれば，

判定機能により信号の劣化を事実上ゼロにまで改善することができる．

また，等化後の信号について，誤り訂正復号化を行った後に再符号化をする C/N リ

セット装置と呼ばれる手法も提案されている [114]．この場合，所要 C/Nが確保されてい

れば，信号劣化は文字通りリセットされるため，劣化の蓄積を考える必要がなくなる．一

方で，連接する誤り訂正符号の間には時間インターリーブ処理があるため，信号遅延が大

きくなるため，使用の際には注意を要する．

2.3.2 ダイバーシティ受信

ダイバーシティ受信はアレー信号処理の応用であり，複数のアンテナで電波を受信し，

これを適応的に合成するものである．合成する際には，合成後の C/Nが最大となるよう

な係数が用いられ，最大比合成と呼ばれている [62,115]．周波数選択性フェージングに対

して極めて有効であり，放送波中継用補償器 [116]だけでなく，移動受信用としても実用
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図 2.13 ダイバーシティ受信装置

化されている．

図 2.13は，周波数領域で信号を処理するものであり，合成後にシンボル判定を行うこ

とにより，さらに伝送信号の品質を改善することができる．一方，図 2.14のように信号

合成を時間領域で処理を行うこともできる．この場合，シンボル判定を用いることはでき

ないが，装置遅延が短いという特徴がある．

2.3.3 回り込みキャンセラ

地上デジタル放送を実現する上での問題点の一つは，アナログ放送用にほとんどのチャ

ンネルが割り当てられている状況の中で，デジタル放送用のチャンネルを新たに確保しな

ければならないことである．地上デジタル放送の伝送方式である OFDMはアナログ放送

で複数の到来波がゴーストとして画面に現れるような，マルチパス妨害に対して強いとい

う特性を有している．この特徴を積極的に利用して，複数の放送所から同じチャンネルで

送信するのが SFN（単一周波数ネットワーク）[68]である．したがって，SFNでカバー

するエリアが広いほど少ないチャンネルでデジタルの放送ネットワークを構築できる．

一方，アナログ放送の中継局は放送波中継が主であり，ほとんどの中継局は上位局の放

送波を受け，それを別のチャンネルに周波数変換して放送している．しかし放送波中継に
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図 2.15 SFN放送波中継局用回り込みキャンセラ

よる SFNの中継局では，上位局からの受信周波数と中継放送所の送信周波数が同じであ

るため，送信アンテナからの電波が自局の受信アンテナで受信されるという回り込み現象

が発生する．この回り込み現象により伝送特性が劣化し，またループ発振することもあ

る．回り込みによる劣化を防ぐには，空間的な電磁的分離により回り込み波を抑制するこ

とが考えられる．しかし，中継放送所の大半は送受信のアンテナが同じ場所にある非分離

局であり，回り込み波の抑制には工夫が必要である．それには，非分離局のままで送受ア

ンテナ間の電磁的分離を確保するか，あるいはある程度離れた場所にアンテナを建て直

し，その上で中継放送機において回り込み波の回路的な抑制を図ることが考えられる．こ
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のため，回り込みと同じ特性の信号（回り込みの複製）を生成して打ち消す放送波中継用

回り込みキャンセラが提案されている [80, 89]．図 2.15 に回り込みキャンセラの構成を

示す．

2.3.4 アダプティブアレー

Howell [3]によって考案されたサイドローブキャンセラの構成を図 2.16に示す．これ

は高利得である主アンテナのサイドローブによって受信される干渉波を低利得の補助アン

テナで受信した信号によって打ち消すものであった．その後，FFF（Feed Foward Filter）

によってアダプティブアレーを構成するとともに，シンボル判定器と FBF（Feedback

Filter）からなる判定帰還型等化器（DFE：Decision Feedback Equalizer）を組み合わせ

た時空間等化器（図 2.17）が提案され詳細な解析と計算機シミュレーションによる評価が

行われた [26]．アダプティブアレーによるビームフォーミングと DFEによる遅延波の等

化を組み合わせることによりミリ波を用いた室内マルチパス環境で，シングルキャリヤ変

調方式において時空間等化器を用いることで OFDM方式と同等の受信特性が得られるこ

とが示された．

一方，OFDM 信号にアダプティブアレーを適用したものとしては，[36] が挙げられ

る．[36]では図 2.18に示すように，シンボル判定器あるいはリード・ソロモン復号器の

出力を参照信号生成のために利用する判定指向型の Post -FFT 型アダプティブアレーが

提案されている．しかし，キャリヤ変調方式として信号点の数が 4つである QPSKが用
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いられている他，トレーニングのためのシンボルを用いる必要がある．地上デジタル放送

波にはトレーニングシンボルが含まれておらず，またキャリヤ変調方式も固定受信向けに

は QPSKと比較して 16倍の信号点を持つ 64QAMが使用されているため，本論文の課

題解決のためには十分ではない．また，地上デジタル放送の等化基準として伝送信号中に

含まれる SPの受信タイミングが一致するなど，特殊な受信条件における動作の検証も行

われていない．

また，OFDM信号用の Pre -FFT型アダプティブアレーとしては，図 2.19に示す [93]

が挙げられる．ここで図中の CHOPは信号からガードインターバル区間分を取り出す操

作を示す．その後，初期値に関する検討 [94]や収束特性の改善 [95]が報告され，抑圧対

象を遅延時間が GI 長以上のものに限定する手法 [96] へと発展した．しかし，これらの

手法では，GI区間と有効シンボルの末尾が同一波形であるという OFDM信号の特徴を

利用しているため，遅延波や変調方式が異なる干渉波の除去には有用であるが，干渉波が

OFDM信号であり，シンボル長および GI比が所望波と同じであるとき，所望波と干渉
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図 2.19 Pre -FFT型 OFDMアダプティブアレー

波のシンボル同期位置が一致する場合に干渉を抑圧できないという問題がある．また，遅

延時間が GI 内である長遅延マルチパスが受信される場合，GI区間の信号がシンボル間

干渉を受けるため，特性劣化が生じるという問題もある．

ISDB -T用 Post -FFT型アダプティブアレー

地上デジタル放送用に特化したアダプティブアレーとしては [65] があり，筆者らも計

算機シミュレーションおよび室内，野外実験により詳細な評価を行った [117, 118]．その

結果，SPを参照信号とするMMSE（Minimum Mean Squared Error）アダプティブア

レーには，所望波と干渉波の SP 受信タイミングが一致する際に干渉波を除去すること

ができないという重大な問題が明らかになった．[65] で示された SP を参照信号とする

MMSEアダプティブアレーの持つ問題点の具体的な内容およびこれを解決するための提

案手法は第 3章で示すこととし，ここでは提案手法の基となる [65]で示された従来手法

の詳細を示す．

アダプティブアレーを，地上デジタル放送の放送波中継に応用することを考える場合，

その伝送帯域幅が約 5.6MHzと広く，伝送路応答やサイドローブを含めた各受信アンテ

ナの指向性が，OFDM信号のサブキャリヤ周波数に依存して異なる特性を示すことから，

OFDM 信号のサブキャリヤごとに異なる指向性の制御が求められる．そこで，MMSE

アダプティブアレーを用いた同一チャネル干渉除去技術を ISDB -Tで採用されているス

キャッタードパイロット OFDM信号に適用し，OFDM信号のサブキャリヤごとに適応

合成を行う手法が提案されている．この手法では，MMSE規範を用いる際に必要となる

所望波に関するリファレンスとして，OFDM信号のキャリヤ –シンボル空間に挿入され
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図 2.20 ISDB -T用アダプティブアレー

ているスキャッタードパイロット（SP : Scattered Pilot）[119]を用いる．SPを用いて

重み係数を算出した後にサブキャリヤ方向に内挿補間することで全てのサブキャリヤの重

み係数を算出する．これにより相関性干渉波である GI内のマルチパス波に対しては，所

望波とともにマルチパス波の到来方向にもビームを形成し，ダイバーシティ効果を実現す

る．一方，GIを越えるマルチパス波，アナログテレビ放送波，所望波とは変調内容の異

なる OFDM波，および方式の異なるデジタル放送波（例えば，NTSC方式の地上アナロ

グ放送波や ATSC方式の地上デジタル放送波）のような非相関性干渉波に対しては，干

渉波の到来方向に合成指向特性の零点，ヌルを形成して干渉波を除去することができる．

動作規範と参照信号

ISDB -T用アダプティブアレーの構成を図 2.20に示す．ここで，受信アンテナの数を

L，OFDMサブキャリヤ数を K とする．複数のアンテナから出力された受信 OFDM信

号は，FFT処理によって周波数領域におけるキャリヤシンボルに変換された後，OFDM

信号のサブキャリヤごとに次式により重み付け合成される．

y = wHx (2.35)
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ここで w は，各サブキャリヤにおける重み係数ベクトル，xは各サブキャリヤにおける

キャリヤシンボルをその成分とする入力ベクトル，y はアレー合成信号である．また上付

きの H は複素共役転置を示す．重み係数を決定するために，次式で定義される評価関数

を最小化するMMSEを用いる．

J = E
[
| r − y |2

]
(2.36)

ここで E [·] は期待値演算を，r は参照信号を示す．参照信号は所望波に関する予備知識

であり，受信側で既知であることが必要である．

ISDB -Tでは，受信側の等化基準として SPと呼ばれるパイロット信号が図 2.21に示

すようにキャリヤ –シンボル空間に分散配置されている．シンボル番号を n，サブキャリ

ヤ番号を k としたとき，
kmod 12 = 3 (nmod 4) (2.37)

の関係を満たす．ただし modは剰余を示す．また送信されるキャリヤシンボルは，

g(x) = x11 + x9 + 1 (2.38)

を生成多項式とする擬似ランダム信号によって BPSK 変調されており，振幅はデータ

キャリヤの平均振幅の 4 / 3である [119]．このように SPは送信時の振幅と位相が既知で

あるため，所望波に関する参照信号として用いることができる．よって

kmod 3 = 0 (2.39)

を満足するサブキャリヤにおいては，4 OFDM シンボルごとに伝送される SP を用い

て w を求めることができる．よって重み係数はアレー合成後の SP である y と SP の
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真値 r との誤差 e が最小となるように MMSE 規範に基づく RLS （Recursive Least

Squares）[102, 103, 120]アルゴリズムにより，SPが存在するサブキャリヤごとに決定す

ることができる．

e(n) = r(n)− y(n) (2.40)

k(n) =
λ−1P (n− 4)x(n)

1 + λ−1xH(n)P (n− 4)x(n)
(2.41)

w(n) = w(n− 4) + k(n)e∗(n) (2.42)

P (n) = λ−1P (n− 4)− λ−1k(n)xH(n)P (n− 4) (2.43)

ここで上付きの ∗は複素共役を示す．また nは時刻，λは忘却係数，P は λにより指数

重み付けされたアレー入力ベクトル x の自己相関行列の逆行列，k はゲインベクトルを

示す．式（2.36）の評価関数を最小とする重み係数 wopt は次式で与えられ，ウィーナー

解と呼ばれている [101,120]．
wopt = R−1

xx rxr (2.44)

ここでRxx は xの自己相関行列，rxr は xと r との相互相関ベクトルである．

重み係数の内挿補間

参照信号の SPはサブキャリヤ方向に分散配置されている．よって，式 (2.39)を満足し

ないサブキャリヤ番号では SPが存在しないため，最適化アルゴリズムを適用できない．

そのため，SPが伝送されるサブキャリヤ番号での最適重みをサブキャリヤ方向に内挿補

間することによって，すべてのサブキャリヤにおける重み係数を求める．内挿補間の手法

としては例えば直線内挿法を用いればよい．これは，最適化アルゴリズムにより直接得ら

れる重み係数を 1次式で近似する方法であり，次式によって求められる．

wk+i =
1

3
((3− i)wk + iwk+3) i = 1, 2 (2.45)

直線内挿法は近似の精度が良好でない場合があるが，計算量が少ないという利点がある．

以上のように，すべてのサブキャリヤの重み係数を算出することで，相関性干渉波であ

る遅延時間が GI長以内のマルチパス波に対しては，所望波とともにマルチパス波の到来

方向にもビームを形成し，ダイバーシティ効果を実現する．一方，遅延時間が GI長を越

えるマルチパス波，アナログテレビ放送波，所望波とは変調内容の異なる OFDM波，お

よび方式の異なるデジタル放送波のような非相関性干渉波に対しては，干渉波の到来方向

に合成指向特性の零点，ヌルを形成して干渉波を除去することができる．
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時間領域における合成

式 (2.35) に示した周波数領域においてサブキャリヤごとに重み付け合成は，次式に示

す時間領域における処理によっても実現することができる．

yt(t) =
L−1∑
l=0

hl(t)⊗ xl(t) (2.46)

hl = IFFT
[
w∗

0,l w
∗
1,l · · · w∗

k,l · · · w∗
K−1,l

]
, (l = 0, 1, · · · , L− 1) (2.47)

ここで ⊗ は畳込み演算を示す．yt(t)は時間領域のアレー合成信号 (中継局における再送

信信号)，xl(t) は時間領域における第 l 番目のアレー入力信号である．hl(t) はその周波

数応答が重み係数 w の第 l 成分の複素共役値である FIR フィルタのフィルタ係数であ

り，式 (2.47)により求められる．ここで wk,l はサブキャリヤ番号 k において第 l 番目の

アレー入力に対する重み係数，上付きの ∗は複素共役を示す．

2.4 既存技術の課題と本研究の効果

既存技術の課題と本研究の効果を以下に示す．

第 3章 MFN放送波中継局用 Post - FFT型アダプティブアレー

目的 周波数領域処理で同一チャネル干渉を除去する．

既存技術 Post - FFT型MMSEアダプティブアレー [36, 65]

既存技術の課題 キャリヤ変調方式が 64QAM と多値である場合にシンボル誤りが軽減

困難となり，重み係数が最適値に収束しない．

SP受信タイミングが一致したときに干渉を除去できない．

提案 合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定．

チャネル推定値に基づく QAM復調における位相識別．

効果 SP受信タイミングに依らず干渉が除去できる．

第 4章 SFN放送波中継用干渉キャンセラ

目的 時間領域処理で同一チャネル干渉と回り込みを同時に除去する．

既存技術 回り込みキャンセラ [80]

時空間等化器 [26]

既存技術の課題 同一チャネル干渉と回り込みを同時に除去することができない．

提案 FFFと FBFを縦属接続し，両者を同時に制御する．
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効果 同一チャネル干渉と回り込みを同時に除去することにより，同一チャネ

ル干渉環境にある SFN中継局で放送波中継を実現できる．

第 5 章 チャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号とする Pre - FFT 型アダプ

ティブアレー

目的 時間領域処理で同一チャネル干渉を除去する．

既存技術 Pre - FFT型MMSEアダプティブアレー [54, 58]．

既存技術の課題 シンボル同期位置，SP受信タイミングが一致したときに干渉を除去で

きない．

提案 チャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号とする重み係数制御

手法．

参照信号に含まれる SPに対する摂動．

効果 シンボル同期位置，SP受信タイミングに依らず干渉が除去できる．

第 6章 Post - FFT型アダプティブアレーのマルチパス環境における干渉除去特性改善

目的 劣悪な受信環境において同一チャネル干渉を除去する．

既存技術 第 3章の提案手法．

既存技術の課題 低 D/Uマルチパスに対する耐性．

提案 重み係数の逆数領域におけるフィルタ処理．

効果 干渉除去特性を損なうことなく，低 D/Uマルチパスに対する耐性を改

善することができる．

既存技術と本論文の提案手法とは図 2.22に示すよう関連している．
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Post-FFT 型 OFDM MMSE

アダプティブアレー [36,65]

Pre-FFT 型 OFDM MMSE

アダプティブアレー [54,58]
回り込みキャンセラ [80]

第 3 章 MFN 中継局用アレー

軽減困難誤りの克服

第 6 章

低 D/U マルチパス耐性改善

第 4 章 SFN 中継局用干渉キャンセラ

同一チャネル干渉と回り込みの同時除去

第 5 章再変調アレー

SP 受信タイミング一致時の対策

マルチパス耐性改善

関連する既存技術

サイドローブキャンセラ [3]

提案手法

MMSE アダプティブアレー [12]

時空間等化器 [26]

エコーキャンセラ [69]

図 2.22 既存技術と本論文の提案手法との関連
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第 3章

MFN放送波中継局用 Post - FFT型
アダプティブアレー

本章では，MFN放送波中継局で用いることを想定した同一チャネル干渉除去手法を提

案する．まず，従来のアダプティブアレーでは干渉除去性能が不充分であることを述べた

後に，最尤判定指向型の重み係数制御アルゴリズムを提案する．計算機シミュレーション

および試作装置を用いて実施した野外実験の結果から提案法の有効性を示す．

3.1 本章の目的

地上デジタル放送を全国に展開するためには数多くの中継局が必要であり，そのための

設備コストの削減は大きな課題である．上位局からの放送波を受信，増幅した後，再送信

する放送波中継は，信号配信のための専用回線設備や放送波以外の別の周波数を必要とせ

ず，周波数の有効利用と設備コスト削減の観点から有利な信号配信手段である．しかし，

山頂付近に設置することが多い放送波中継局の場合，遠方の送信局からの電波が上位局の

電波の受信に混信し，干渉妨害が生じる場合がある．また，フェージング等の電波の異常伝

搬により季節的に干渉波の影響が強くなる場合もある．こうした地上デジタル放送の放送

波中継における同一チャネル干渉対策として，MMSE（Minimum Mean - Squared Error）

アダプティブアレー [36,93,121–123]の適用を検討する．しかし，日本の地上デジタル放

送の放送方式である ISDB -T（Integrated Service Digital Broadcasting -Terrestrial）に

おいて受信側の等化基準としてキャリヤ–シンボル空間に挿入されているスキャッタード

パイロット（SP : Scattered Pilot）を参照信号とする従来の重み制御アルゴリズムには，

SPの受信タイミングが所望波と一致，もしくは近接している ISDB -T方式の干渉波を除
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図 3.1 MMSEアダプティブアレー

去できないという問題があった．本章では，干渉波が ISDB -T方式である場合に，所望

波と干渉波の SP の受信タイミング差に関わらず干渉除去が可能な，ISDB -T 用アダプ

ティブアレーの合成 –比較 –選択に基づく最尤判定指向型重み制御アルゴリズムを提案す

る．計算機シミュレーションおよび試作機を用いて実施した野外実験結果より，提案法の

有効性と地上デジタル放送の放送波中継局に判定指向型アダプティブアレーが適用可能で

あることを示す．

3.2 MMSEアダプティブアレーの ISDB -Tへの応用

MMSE アダプティブアレーの構成を図 3.1 に示す．ISDB -T で採用している OFDM

方式へアダプティブアレーを適用する場合，時間領域でアレー合成を行う Pre - FFT型，

周波数領域でアレー合成を行う Post - FFT 型の二つが考えられるが，ここでは OFDM

信号のサブキャリヤごとに異なる合成指向特性の形成が可能な Post - FFT型の構成とし

ている．Post - FFT型の構成には，アレー合成信号に対してシンボル判定処理を行い，真

値のキャリヤシンボルを再生することで，アレー合成で除去できなかった干渉波成分や雑

音成分を除去して再送信を行うことができるという利点がある [124,125]．

アレーアンテナを構成する複数のアレー素子から出力される各受信信号は FFT後の周

波数領域において，次式のように OFDMのサブキャリヤごとに重み付け合成される．
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y = wHx (3.1)

ここで y はアレー合成信号，w と xはそれぞれ各サブキャリヤにおける重みベクトルお

よび受信信号のキャリヤシンボルからなるアレー入力ベクトルである．また上付きの H

は複素共役転置を示す．重みは，アレー合成信号 yと参照信号 rとの誤差を用いて求める

次式の評価関数 J が最小となるようMMSE規範に基づいて決定する．

J = E
[
| r − y |2

]
(3.2)

ここで E [·] は期待値演算を示す．最小誤差を与える重み wopt は次式のウィーナー解で

与えられる [101,120]．
wopt = R−1

xx rxr (3.3)

ここでRxx は xの自己相関行列，rxr は xと r の相互相関ベクトルである．相関性干渉

波である，遅延時間が GI内のマルチパス波に対しては，所望波とともにマルチパス波の

到来方向にもビームを形成し，同相合成することによりダイバーシティ効果を実現する．

一方，遅延時間が GI を越えるマルチパス波や伝送データが異なる ISDB -T 波のような

非相関性干渉波に対してはその到来方向に合成指向特性のヌルを形成して干渉波を除去

する．

アダプティブアレーを放送波中継局に適用する場合，アレー合成により干渉を除去した

後，IFFT により時間領域に変換し，GIを付加することで再送信信号を生成する．ここ

で，合成したキャリヤシンボルをそのまま IFFTしてもよいが，アレー合成信号をキャリ

ヤシンボルごとにシンボル再生を行うこともできる．

3.3 SPを参照信号とする重み制御とその問題点

3.3.1 SP受信タイミングの影響

非相関性干渉波が受信される場合には，その到来方向に合成指向特性のヌルを形成して

これを除去する必要がある．しかし干渉波が所望波と同じ ISDB -T波である場合，干渉

波にも所望波と同様に参照信号が含まれる．SPは図 2.21に示したように，4シンボル周

期で同一のサブキャリヤにより伝送されるため，SPが伝送される 4シンボル周期および

シンボルタイミングが所望波と干渉波で一致する場合，MMSE演算に対する入力におい

て，所望波と干渉波を区別することができなくなり，結果として非相関性干渉波であるに

も関わらずビームを形成し，干渉波を積極的に受信してしまうことにもなる．
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図 3.3 ISDB -T干渉環境における受信信号の遅延プロファイル

所望波と干渉波の SP受信タイミング差（図 3.2，以下，δt）の意味を明確にするため

に，D/U=10dB，δt = 2268µs（2シンボルに相当）および 20µsの同一チャネル干渉環

境における遅延プロファイルを図 3.3に示す．ここで遅延プロファイルは 4シンボル区間

で得られる 3サブキャリヤ間隔の受信 SPのみから求めたものであり，データシンボルは

用いていない． どちらも同一チャネル干渉環境にあるが，遅延プロファイルについては

両者は大きく異なっていることがわかる．δt = 2268µs の場合（図 3.3(a)），所望波以外

のピークは見られず，約–45 dB 程度のノイズフロアが見られる．一般に SP を用いた遅

延プロファイルの測定では所望波や所望波と相関のある遅延波が，sinc 関数として現れ

るのに対し，雑音成分は時間軸上に一様分布し，測定に利用した SPを伝送するサブキャ

リヤ数分の 1 のレベルのフロアとして表れる．4 シンボル区間で伝送される SP の数は

1872であり，遅延プロファイルの S/Nは受信信号の C/Nよりも約 33 dB大きく観測さ

れる．D/Uが 10 dBである非相関性の同一チャネル干渉波によって C/N が約 10 dBに
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なるとき，遅延プロファイルのノイズフロアが約–45 dBになるのはこのことによる．一

方，δt = 20µsの場合（図 3.3(b)），遅延時間が 20µsの位置に–10 dBのピークが見られ

るが，(a)のようなノイズフロアは見られない．δt が GI長（例では 126µs）以内の場合，

SPを伝送するシンボルおよびサブキャリヤにおいて所望波と干渉波は同一のキャリヤシ

ンボルを伝送するため，同一チャネル干渉は生じないためである．

このように，SPのみを観測すると，δtが GI長以内の ISDB -T干渉波は所望波の遅延

波，すなわち相関性干渉波に見える．MMSE規範において，相関性干渉波は所望波と加

算合成されるため，従来の SPを参照信号とする重み制御アルゴリズムを用いた場合，こ

うした干渉波を除去することができない．GI比が 1 / 8のとき，有効シンボルと GI区間

を合わせた OFDMシンボル長に対する GI区間の長さの比は 1 / 9である．また SPが同

一サブキャリヤで伝送される周期が 4OFDMシンボルごとであるため，これらが一致す

る確率は 1 / 4である．よって二つの独立な ISDB -T波のシンボル同期位置の差が GI長

以内であり，かつ SP が同一のサブキャリヤによって伝送される 4シンボル周期が一致す

る確率はこれら二つの積，すなわち 1
4 · 1

9 = 1
36 となる．

3.4 最尤シンボル判定指向型重み制御

所望波と干渉波の SP受信タイミング差が GI長以内である場合においても，SP以外の

データシンボルは同一チャネル干渉が生じていることから．参照信号としてアレー合成後

の信号のシンボル判定値を利用すると，所望波と干渉波を区別することができる．SP参

照型と判定指向型のMMSE演算のブロックダイヤグラムを図 3.4 に示す．ここで SPに

ついては従来法と同様に既知の値を参照信号として用いるものとする．

しかし，一般に判定指向型はコンスタレーションのばらつきが小さい状態で用いるべき

であり，所望波と干渉波の D/Uが小さく厳しい受信環境においては，シンボル判定値の

参照信号としての信頼性は低く，全サブキャリヤの重みを最適解に収束させることは難し

い．劣悪な受信環境で全てのサブキャリヤに関する重みを最適解に収束させるためには，

信頼性の高い参照信号が必要となる．正しいシンボル判定値が得られる確率が高ければ重

みは最適解へ近づき，その結果，さらに正しいシンボル判定値が得られる確率が高くな

る．しかし，正しいシンボル判定値が得られる確率が低いと，重みの最適化がなされずシ

ンボル判定誤りの確率も下がらない．以上のことから図 3.5のような重み制御アルゴリズ

ムを構成した．なお，図では提案手法の特徴となるブロックを太線で示している．
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図 3.4 MMSE演算のブロックダイアグラム

3.4.1 キャリヤ変調における位相不確定性

ISDB -Tではキャリヤ変調方式として QPSK，16QAM，64QAMのいずれかが用いら

れる．いずれのキャリヤ変調方式においても，変調後の送信シンボルの信号点は，nπ / 2

の位相回転に対して回転対称となる．ただし n は任意の整数を示す．よってデータシン

ボルのみを伝送するサブキャリヤにおいてシンボル判定値を参照信号とする判定指向モー

ドを用いた場合，重み w とこれに nπ/2の位相回転を加えた重み exp(jnπ/2)w は同じ

評価関数値を与える．よってこの場合の評価関数は，複数の重みに対して大域的最小値を

もつことになり，送信シンボルが既知の場合あるいはシンボル判定において誤りがない場

合においてのみ，nを決定することができる [126]．

3.4.2 チャネル応答の合成を用いた位相識別

次に，位相に関するあいまいさを解決し，重みを最適解（n = 0）へと導く位相識別

（Phase Identification）方法を示す．

式 (3.1)の両辺を参照信号 r で割ると，次式が得られる．

y
1

r
= wHx

1

r

= wHu ≡ z (3.4)

ここで，u はチャネル応答ベクトルを示し，u のアレー合成信号を z とする．同様に式
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図 3.5 判定指向型重み制御アルゴリズム

(3.2)の両辺を参照信号 r で割ると次式が得られる．

J
1

r
= E

[∣∣1−wHu
∣∣2] (3.5)

よって，キャリヤシンボル xを重み係数 w を用いてアレー合成した結果である y と参照

信号 r との間の誤差を最小化する，すなわち y → r とすることは，チャネル応答ベクト

ル uを重み係数w を用いてアレー合成した信号 z が 1となるように最適化することと等

価である．

全サブキャリヤにおけるチャネル応答ベクトル u は，振幅と位相が既知の送信シンボ

ルである SPを用いて，シンボルおよびサブキャリヤ方向に内挿補間することで求めるこ

とができる．本論文では，上位局から中継局までの伝搬路は，遅延拡がりが GI内であり，

ゆるやかに変動する時変チャネルであると想定し，内挿補間にキャリヤ方向は線形補間，

シンボル方向は 0次ホールドを用いた．

重みが評価関数の真の最小値に収束していない場合，u のアレー合成信号 z には

exp(jnπ/2)の位相回転が加わる．よって次式のように，シンボル判定値に対して符号が
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図 3.6 判定指向型アルゴリズムにおける QAM復調の位相識別

逆の位相回転を加えることにより，真の最適解へ収束させる．

r = exp(−jnπ/2) dec(y) (3.6)

ここで dec(y) はシンボル判定の関数であり，y に最も近い送信信号を返す．n はチャネ

ル応答値のアレー合成信号 z の位相から求められる．図 3.6に示すように，複素平面上を

4分割し，z の位置から nを決定する．

3.4.3 合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定

収束，あるいは収束過程にある隣接するサブキャリヤの重みの最適解を，当該サブキャ

リアの重みの準最適解として利用することにより，収束特性を改善できる．以下では，図

3.7に示す合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定を提案する．

前述の通り，OFDM信号にアダプティブアレーを適用する場合，時間領域でアレー合

成を行う Pre -FFT型も考えられ，周波数特性が理想的であれば重みが 1タップの場合で

も干渉除去を行うことができる．つまり周波数領域においては全てのサブキャリヤで最適

重みが同一となる．よって重みは周波数方向に強い相関が存在すると考えられる．提案法

はこの性質を利用することで全てのサブキャリヤにおける重みを確実かつ高速に収束へと

導く．

シンボル判定値を求める際に隣接するサブキャリヤの重みを利用してアレー合成を行
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図 3.7 判定指向型アルゴリズムにおける合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定

い，変調誤差比（MER : Modulation Error Ratio）[127]を確からしさとして，これが最

も大きい合成値から得られるシンボル判定値をMMSE演算で用いる参照信号とする．こ

れにより，あるサブキャリヤの重みが最適解に向かって収束し始めることをきっかけとし

て，その周辺のサブキャリヤの重みも次々と収束へ向かわせることが可能となる．以下に

詳細を示す．ただし，当該サブキャリヤの番号は k とする．

合成 : 当該サブキャリヤおよびこれに隣接するサブキャリヤについての重みを用いて，ア

レー合成信号を生成する．
ŷk,i = wH

i xk (3.7)

ここで，k − 1 ≤ i ≤ k + 1である．

比較 : この複数のアレー合成信号 ŷk,i のそれぞれに対して次式に示すシンボル判定を行

い，判定値 d̂k,i を生成する．
d̂k,i = dec(ŷk,i) (3.8)

さらに次式を用いてそれぞれのアレー合成信号についてMERRk,i を算出する．

Rk,i =

∣∣∣d̂k,i∣∣∣2∣∣∣d̂k,i − ŷk,i

∣∣∣2 (3.9)
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表 3.1 伝送パラメータ

ISDB -Tモード 3

シンボル長 Ts 1008µs

GI長 Tg 126µs

GI比 Tg/Ts 1 / 8

キャリヤ変調 64QAM

符号化率 3 / 4

選択 : Rk,i を確からしさとし，これが最大となる i を j として，d̂k,j をシンボル判定値

dk とする．
dk = d̂k,j , j = argmax

i
Rk,i (3.10)

3.5 計算機シミュレーション

提案する ISDB -T用判定指向型アダプティブアレーの特性を評価するため，計算機シ

ミュレーションを行った．シミュレーション系統を図 3.8 に，伝送パラメータおよびシ

ミュレーション条件をそれぞれ表 3.1，3.2に示す．また，アレー素子数を 2，素子間隔は

3.19波長とし，図 3.9に示すようにブロードサイド方向を 0度としたとき，所望波が 20

度方向から，所望波とは伝送データが異なる ISDB -T 干渉波が 30 度方向から到来する

ものとした．これらの値は後述の野外実験と同じとなるよう設定している．また所望波送

信時に加わるブランチ間で完全相関性の雑音，および受信部で加わるブランチ間で無相関

の雑音を加えている．キャリヤとこれらの雑音との電力比をそれぞれ所望波 C/Nt，受信
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表 3.2 計算機シミュレーション諸元

アレー素子数 2

アレー素子間隔 ds 3.19λ

最適化アルゴリズム 正規化 LMS

ステップサイズ 0.4

所望波 到来角度 θD 20度

干渉波 到来角度 θU 30度

D/U 10 dB

所望波 C/Nt 45 dB

受信 C/Nr 45 dB

Desired

CCI

d

30deg

20deg

antenna
element

s

図 3.9 計算機シミュレーションにおける到来信号モデル

C/Nr とする．最適化アルゴリズムには，重みをその時点での評価関数（式 (3.2)）の勾配

方向へ修正する正規化 LMS（Least Mean Square）[120]を用いた．

また，本論文ではアダプティブアレーを放送波中継局に適用すること，すなわち干渉除

去した後，中継局から再送信し，さらに伝搬路を通りサービスエリアにおいて受信される

というモデルを想定している．このため，評価基準は中継局からの再送信信号に相当する

アレー合成信号のMERおよび中継局から受信機までの伝搬路による劣化および受信機で

加わる熱雑音に相当する雑音を付加した後の信号の内符号復号後のビット誤り率（BER :

Bit Error Rate）を用いた．所要 C/Nを求める際の基準の BERは外符号復号後に擬似

エラーフリーとなる内符号復号後の BER= 2 × 10−4 とした．またアダプティブアレー

による干渉除去特性をキャンセル残差の観点から定量的に評価するため，アレー合成後の
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シンボル再生は行っていない．

3.5.1 適応係数の決定方法

LMSアルゴリズムにおける適応係数（ステップサイズ）µは次式を満たすとき，重み

係数は最適値へと辿り着くことが保証される [101]．

0 ≤ µ ≤ 1

λmax
(3.11)

ここで，λmax は相関行列の最大固有値である．この収束条件を満たす範囲において，一

般に適応係数は最適値への収束特性と収束後のミスアジャストメントによる定常誤差との

トレードオフを調整するものである．本論文においては，参照信号にシンボル判定誤りに

よる大きな誤差が含まれることや中継局における固定受信であること，放送波の送信側の

設備への応用であることを考慮し，適応係数は小さな値とした．具体的には計算機シミュ

レーションや野外実験などを踏まえて，経験的に決定した．

3.5.2 収束特性

重み制御アルゴリズムの特性を比較するため，干渉波の D/Uが 10 dB，δtが 2，0シン

ボルのときの，中継局の再送信信号の BERの収束特性を求めた．δt が 0シンボルのとき

は，所望波と干渉波で OFDMのシンボルタイミングと，SPが同一サブキャリヤに割り

当てられる 4シンボルの周期がともに一致している状態となる．また，表 3.1の伝送パラ

メータにおける所要 C/Nは約 20 dBであり，干渉除去を行わなければ D/U 10 dBの干

渉波により伝送破綻が生じる条件である．従来法である SP参照型（図 3.4 (a)），最尤シン

ボル判定および位相識別を用いない単純な判定指向型（図 3.4 (b)， “decision-directed”

と表記），提案法（図 3.5）のそれぞれを用いた場合の BERの収束特性を図 3.10に示す．

(a)の δtが 2シンボルの場合，従来法と提案法はともに 100回以下の係数更新で，干渉

が抑圧されている．提案法の収束特性が従来法と比較して遅いのは，シンボル判定誤りが

生じて，誤った参照信号により係数更新を行う場合があることによるものと考えられる．

また，単純な判定指向型の場合，収束特性が非常に遅いことがわかる．一方，(b)の δtが

0シンボルのときは，従来法および単純な判定指向型では所要の BER（2× 10−4）を満足

しなかったのに対して，提案法では 100回程度の更新で所要の BERが得られており，干

渉が良好に抑圧されていることがわかる．以上の結果より，単純に判定指向型を適用する

だけでは十分ではないと言える．
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図 3.11 受信信号の C/Nに対する BER特性

3.5.3 C/N対 BER特性

干渉波の D/U が 10 dB，δt が 2，0 シンボルのときの中継局の再送信信号の C/N 対

BER 特性を図 3.11 に示す．ここで，横軸はサービスエリアの受信機における熱雑音の

C/Nを表している．また各サブキャリヤに対する重みは十分に収束しているものとする．

同図 (a)に示す δtが 2シンボルの場合，従来法と提案法はともに干渉が抑圧されて，干

渉がない場合とほぼ一致する特性が得られている．一方，(b)に示す δtが 0シンボルの場

合，従来法では干渉が抑圧されず，伝送破綻が生じている．これに対して，提案法では，
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図 3.12 干渉波の D/Uに対するMER特性

(a)の場合と同様に，干渉が抑圧されて，ほぼ劣化のない放送波中継が実現できることが

わかる．

3.5.4 D/U対MER特性

干渉波の D/Uに対する干渉除去後の信号のMER特性を，δtが 2，0シンボルの場合

について図 3.12に示す．(a)に示す δtが 2シンボルの場合，従来法，提案法ともに良好

に干渉が抑圧されていることがわかる．一方，(b)に示す δtが 0シンボルの場合，従来法

では，干渉波の D/Uと干渉除去後のMERがほぼ線形の関係にあり，干渉が効果的に除

去できていないことがわかる．これは，δtが 0シンボルの場合，従来法では所望波と干渉

波が加算合成されることによると考えられる．一方，提案法では D/U が約 2 dB 程度よ

り小さい場合に，干渉除去特性が大きく劣化している．これはシンボル判定誤りにより重

みが最適解に収束していないことによる劣化と考えられる．

3.5.5 SP受信タイミング差（δt）対MER特性

干渉波の D/Uを 10 dBとしたときの，δtに対するMER特性を図 3.13に示す．従来

法では，4シンボル間隔で，GI長に相当する δtの時間幅において，干渉除去特性に劣化

が生じている．特性劣化が生じている区間は横軸全体の 1 / 36である．これは FFT窓内

において所望波と干渉波ともに SPが含まれているため，従来法では所望波と干渉波を区

別することができないためであると考えられる．これに対して提案法では， δtに依らず
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良好に干渉が抑圧されていることがわかる．

3.6 野外実験

本節では，ISDB -T用判定指向型アダプティブアレーの試作機（以下，干渉除去装置）

を用いて行った野外実験の結果について述べる．なお，本実験は放送波中継局用の各種補

償器に関する長期検証 [128, 129] を目的として設置したみやぎ実験局において，2005年

7月に実施した．

3.6.1 実験方法と測定項目

送受信点位置を図 3.14に示す．涌谷局から所望波を UHF 14チャネル，最大送信出力

60Wで送信し，気仙沼局において受信した．また，同一チャネル干渉波として東和米川

局から涌谷局とは伝送データが異なる ISDB -T波を送信出力 5Wで送信した．気仙沼局

における所望波と干渉波の到来角度差は約 10 度である．実験局の諸元を表 3.3，実験系

統を図 3.15に示す．涌谷局の送信変換の出力に可変減衰器を挿入して所望波の送信出力

を調整することにより干渉波の D/U を設定した．D/U を調整すると，気仙沼局におけ

る所望波の受信電力が低下し，所望波の受信電力と受信部で加わる熱雑音の電力の比（以

下，受信 C/N）も変化する．また涌谷局の変調器出力に遅延装置を挿入し，遅延時間を調
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整することで気仙沼局における所望波と干渉波の SPの受信タイミング差 δt を設定した．

単一アンテナで受信した信号および中継局の再送信信号に相当する干渉除去装置出力信

号のそれぞれについてMERおよび BERを測定した．伝送パラメータは表 3.1と同じと

した．なお，干渉除去装置の重み制御アルゴリズムは従来法である SP参照型および提案

法である判定指向型の二つを用いた．
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表 3.3 野外実験を行った実験局の諸元

局名 目的 アンテナ
最大

送信出力

涌谷 上位局
4素子双ループ

60W
2段 1面 （送信）

東和米川
干渉波 8素子リング

5W
送信局 1段 1面 (送信)

気仙沼 中継局
1.8mφグリッドパラボラ

—
2基 (受信)

3.6.2 受信アレーアンテナの設置位置

受信アンテナは 1.8mφのグリッドパラボラアンテナ 2基を使用した．素子間隔は，合

成指向特性のグレーティングローブが干渉波の到来方向と一致しないように考慮する必要

があることから，以下のような検討を行った．

所望波と干渉波の到来角度をそれぞれ θD，θU とすると，空間相関係数 [130]は次式で

定義される．

β =

∣∣gH(θD)g(θU )
∣∣√

|gH(θD)g(θD)| |gH(θU )g(θU )|
(3.12)

ここで g(θ)は到来角 θ についてのアレー伝搬ベクトルであり，素子数 L，素子間隔 dお

よび波長 λを用いて次式で定義される．

g(θ) =

[
1 exp(j

2πd

λ
sin θ) . . . exp(j

2πd(L− 1)

λ
sin θ)

]T
(3.13)

空間相関係数は素子間隔および所望波と干渉波の到来角度差が干渉除去特性に及ぼす影響

を定量的に表す指標であり，β = 0の場合，干渉波がない場合と同じ所望波の受信特性が

得られ，また β = 1の場合，干渉波を抑圧することはできない [131]．

気仙沼局における所望波と干渉波の到来角度差は約 10度であり，また所望波の到来角

度はアレーのブロードサイドから約 20度の方向となる（図 3.9）．素子間隔を変えて求め

た所望波の到来角度（θD = 20度）と干渉波の到来角度（θU = 30度）の間の空間相関係

数を図 3.16に示す．図より素子間隔約 1.8mの時に空間相関係数が 0となり，理論的に
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図 3.16 野外実験における受信アンテナ間隔と所望波および干渉波の空間相関係数との関係
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図 3.17 到来角度に対する素子間の到来距離の差（素子間隔 2.0m）

は一様励振パターンにより干渉を完全に抑圧できる．しかし，素子間隔が 1.8mの場合 2

基のアンテナが互いに重なってしまうため，素子間隔をやや広げて 2m とした場合につ

いて検討した．素子間隔が 2m の場合の，到来角度に対する素子間の到来距離の差を図

3.17 に示す．所望波との素子間の到来距離の差が波長の整数倍となる到来角度が所望波

到来角度と同じアレー応答値となることから，所望波にメインビームを向けたとき，到来
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図 3.18 受信信号の C/Nに対する BER特性

角度が 1.88，40.8，73.8度の方向にアレーのグレーティングローブが生じる．干渉波到来

角度はグレーティングローブが生じる到来角度の間にあるため，干渉を除去可能な設置条

件であると言える．

3.6.3 実験結果

C/N対 BER特性

涌谷局からの所望波送信出力を減力し，気仙沼局における所望波の受信電力を変えるこ

とにより同一チャネル干渉の D/U を 10 dB に設定し，干渉除去特性を測定した．δt が

2，0シンボルのときの C/N対 BER特性を図 3.18に示す．ただし，“w/o CCI”は D/U

を設定するために，涌谷局の送信出力を減力し，東和米川局からの干渉波送信を停止した

状態で測定した，単一アンテナでの受信特性を示す．また”w/o array”は，涌谷局の送信

出力を減力し，かつ東和米川局から干渉波を送信した状態で測定した単一アンテナでの受

信特性を示す．

(a) に示す δt が 2 シンボルの場合，従来法，提案法ともに，干渉除去後に，干渉波が

ない場合 (“w/o CCI”) と同等の特性が得られており，干渉波が抑圧されていることが

わかる．干渉波が 1 波に対してアレー素子数が 2 であり，アレーの自由度が干渉波抑圧

のために使われているため，ダイバーシティ利得は得られない．よってガウス雑音特性

(“AWGN”) からの劣化は D/U を設定するために，所望波送信電力を減力したことによ

る受信 C/Nの劣化によるものと考えられる．一方，δt が 0シンボルの場合，従来法では

干渉除去装置を用いない単一アンテナ受信の場合 (“w/o array”) と同様に伝送破綻が生
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図 3.19 干渉波の D/Uに対するMERおよび所要 C/N特性（δt : 2シンボル）
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図 3.20 干渉波の D/Uに対するMERおよび所要 C/N特性（δt : 0シンボル）

じている．これに対し，提案法では δtが 2シンボルのときと同様に干渉除去後に干渉波

がない場合と同様の特性が得られた．

D/U対MER，所要 C/N特性

涌谷局からの所望波送信出力を調整して，同一チャネル干渉の D/Uを変化させ，D/U

に対するMERおよび所要 C/N劣化量の測定を行った．結果をそれぞれ図 3.19，3.20に

示す．ただし，D/Uを変化させることによる受信 C/Nの変化が干渉除去特性の評価に影

響を及ぼさないようにするため，基準となる所要 C/Nは同一チャネル干渉波がないとき，
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図 3.21 SPの受信タイミング差に対するMERおよび所要 C/N特性

単一のアンテナで受信した場合に所要の BERが得られる C/Nとした．

提案法では D/U が 6 dB 以上のときの所要 C/N の劣化は約 0.1 dB であった．一方，

従来法では δtが 0シンボルの場合，所要の BERを得るのに必要な干渉 D/Uは 15 dB以

上であった．

SP受信タイミング差（δt）対MER特性

同一チャネル干渉の D/Uを 10 dBとしたときの，δtに対するMERおよび所要 C/N

劣化量の測定結果を図 3.21に示す．なお δtは 4シンボル周期であるため，−2Ts < δt <

2Ts の範囲とした．ただし，Ts は伝送シンボル長を示す．

従来法の場合，|δt | < Tg / 2において，干渉除去特性が大きく劣化していることがわか

る．ただし Tg は GI長を示す．なお特性劣化が生じている範囲が δt = 0を中心に正負両

方に生じているのは，干渉除去装置において有効シンボル区間を抽出する FFTウィンド

ウを GI側へ Tg / 2ずらしていることによる．一方，提案法においては，δtに依らずほぼ

一定の干渉除去特性が得られている．

3.7 むすび

地上デジタル放送の放送波中継における同一チャネル干渉対策として合成 –比較 –選択

に基づく最尤判定指向型重み制御アルゴリズムを利用した OFDMアダプティブアレーを

提案した．提案手法は隣接するサブキャリヤの重みを用いた複数のアレー合成を行った後
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にMERを確からしさとする最尤シンボル判定を行うとともにチャネル推定値を利用した

QAM変調信号の位相不確定性を解消することで，全サブキャリヤの最適重みを直接求め

るものである．所望波との SP の受信タイミングが一致する ISDB -T 干渉波が除去可能

であることを，計算機シミュレーションおよび試作機を使って実施した野外実験により確

認し，提案法の有効性を示した．また，同一チャネル干渉環境にある地上デジタル放送の

中継局において，判定指向型MMSEアダプティブアレーを用いることで放送波中継を実

現することが可能であることを示した．
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第 4章

SFN放送波中継用干渉キャンセラ

本章では，SFN放送波中継局で用いることを想定した同一チャネル干渉除去手法を提

案する．SFN放送波中継局では遅延時間が十分に短いことが必要であることから，前章

で提案した Post- FFT 型のアダプティブアレーを適用することができない．さらに，送

受アンテナ間結合による回り込みを抑圧することが必要である．提案手法は時間領域でア

レー信号処理を行う Pre -FFT型のアダプティブアレーとフィードバックフィルタを縦続

接続し，これらを同時に適応制御をするものである．計算機シミュレーションおよび試作

装置を用いて実施した野外実験の結果から提案法の有効性を示す．

4.1 本章の目的

地上デジタル放送の中継局に放送信号を配信する手段の一つである放送波中継は，信号

配信のための新たな周波数が不要で設備コストが小さいという利点がある反面，上位局と

中継局の間の伝送路に信号の品質を劣化させる様々な干渉妨害が存在するため，その対策

が必要となる．本章では，上位局波の受信に同一チャネルの干渉妨害および送受アンテナ

間結合により生じる自局送信波の回り込み妨害が存在する SFN 放送波中継局において，

両方の干渉妨害を同時に除去する干渉キャンセラを提案する．計算機シミュレーションお

よび試作機を用いて実施した野外実験の結果より，提案法の有効性と同一チャネル干渉環

境にある中継局においても SFN放送波中継が実現できることを示す．

地上デジタル放送の放送方式である ISDB -T（Integrated Service Digital Broadcast-

ing -Terrestrial）の特長の一つに，同一周波数による放送ネットワーク（SFN : Single

Frequency Network）が構築できるという点が挙げられる．これは ISDB -Tが採用して

いる OFDM（Orthogonal Frequency Division Multiplexing）の持つマルチパス耐性に
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依るものである．シンボル間にガードインターバル（GI : Guard Interval）を付加する

ことにより，遅延波によるシンボル間干渉の発生を抑えると同時に，GI内の遅延拡がり

を持つ伝送路の応答を推定するのに充分なパイロット信号がキャリヤ–シンボル空間に配

置されている．このパイロット信号はスキャッタードパイロット（SP : Scattered Pilot）

と呼ばれる．

上位局の放送波を受信，増幅し，再送信することにより放送ネットワークを構築する

放送波中継は，マイクロ波を用いる専用回線のような他の放送信号配信手段と比較して，

信号配信のための新たな周波数を必要としないほか，コスト面でも有利である．しかし，

上位局から中継局までの伝送路における伝送信号品質の劣化を考慮する必要がある．伝

送信号品質を劣化させる要因としては，フェージングや遅延時間が GI内外のマルチパス

（MPI : Multipath Interference），変調内容が所望波とは異なるデジタル放送波による同

一チャネル干渉（CCI : Co-Channel Interference）などが挙げられる．SFN放送波中継

局ではこれらに加えて，送受信が同一周波数であることに起因する送信アンテナから受信

アンテナへの回り込み（CLI : Coupling Loop Interference）がある．送受アンテナ間の

回り込みは伝送信号の品質を劣化させるだけでなく，回り込み電力が上位局波の受信電力

よりも大きい場合には，中継装置の発振を引き起こすという問題がある．こうした放送波

中継における伝送信号品質の劣化を補償する手段の一つとして，スペースダイバーシティ

受信による波形等化 [59, 66, 124]が提案されている．また，回り込みの抑圧については，

回り込みの伝搬路特性を推定し，生成するレプリカを逆相合成することでこれを抑圧する

回り込みキャンセラ [132]，OFDM 信号を復調をせずに信号の白色性を利用して回り込

みを抑圧する逐次適応型キャンセラ [76, 133] や，CDMA セルラ用リピータへ適用した

例 [134]やWCDMAへ適用した例 [135]などが報告されている．

フェージングによる受信 C/Nの劣化や GI内のマルチパスによる干渉に対しては，ス

ペースダイバーシティ受信が有効であることが示されているが，遅延時間が GI長を越え

るマルチパスや非相関性干渉波を抑圧することはできない．一般に中継局の受信アンテナ

は見通しのよい場所に設置されることが多いため，地理的に離れた上位局以外の送信局か

らの電波を受信しやすいことを考慮する必要がある．こうした同一チャネル干渉の対策と

してはアダプティブアレーによる干渉除去 [136]が広く用いられており，OFDMへの応

用も示されている [93, 121–123,137]．第 3章 における提案手法もその一つである．

しかし，これまでに示されている放送波中継のための補償器は，いずれも個別の干渉妨

害を想定しているため，複合的な干渉妨害が存在する中継局においては，これらの補償器

を単純に接続しても必ずしも充分な改善効果が得られない．特に，回り込み電力が上位局

波の受信電力よりも大きい場合には，回り込み波に同期したシンボルタイミングが再生さ
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れたり，不要波である回り込み波ではなく所望波である上位局波が抑圧されたりすること

によりシステムが不安定となることが考えられる．[138, 139]には，SFN放送波中継時の

安定性に関する検討が行われているが，回り込みのみを対象としているものであるほか，

回り込み D/Uが正の場合に限られる．

そこで本章では，SFN放送波中継局において上位局波を受信する際に混入するさまざま

な干渉波を除去する干渉キャンセラを提案する．アダプティブアレーと FBF（Feedback

Filter）を縦続接続し，双方を同時に適応制御することにより，同一チャネル干渉と送受

アンテナ間結合による回り込みを同時に抑圧する．このとき最小自乗誤差規範における重

みの最適解がアダプティブアレーおよび FBFを単独に動作させたときの最適解と一致す

ることを示すとともに，計算機シミュレーションおよび試作機を用いて実施した野外実験

の結果より，提案する干渉キャンセラの有効性を示す．

4.2 SFN放送波中継局用干渉キャンセラ

4.2.1 要求条件

SFN放送波中継局用干渉キャンセラに対する基本的な要求条件としては以下の 3 点が

挙げられる．

1. 再送信信号の品質がよいこと

中継局から再送信される信号は，さらに伝搬路を通りサービスエリアで受信された

り，その中継局を上位局とする放送波中継局で受信されたりするため，可能な限り

信号品質がよいことが求められる．筆者らは，回り込みおよび同一チャネル干渉に

よる信号品質劣化がそれぞれ等価 C/Nに換算して 35 dB，合わせて 32 dB程度が

確保されることが必要と考えている．これを等価 C/N劣化量に換算すると 0.2 dB

程度となる．

2. 上位局波よりも電力が大きい回り込みをキャンセルできること

中継局で発振が起こると，放送サービス自体が止まってしまうことになるため，発

振を起こさないようにする必要がある．そこで SFN放送波中継局における回り込

み D/U について見積もった例を表 4.1 に示す．回り込みによる等価 C/N 劣化量

がほぼ 0.1 dB 以下となる回り込み D/U は 20 dB である [140]．また，筆者らの

測定 [141]によると回り込み結合量の時間率 50∼ 99%の変動幅は 6.7 dBである．

さらに，上位局波のフェージング損失として ARIB STD-31 [119] A3.2 「回線設

計モデル」で想定されている 13.1 dBを用いると，フェージング変動時の回り込み
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表 4.1 回り込み D/Uに関する見積りの例

定常時の回り込み D/U (1) 20.0 dB

上位局波受信電力のフェージング損失 (2) 13.1 dB

回り込み結合量の変動 (3) 6.7 dB

フェージング変動時の回り込み D/U (1)-(2)-(3) 0.2 dB

D/Uは 0.2 dBとなる．よって，定常時の回り込み D/Uが 20 dBよりも小さい中

継局ではフェージング変動時に 0 dBを下回る，すなわち負となることも考えられ，

そのような場合でも同一チャネル干渉を除去すると同時に回り込みもキャンセル

し，放送サービスを継続することが必要である．

3. アレーの自由度を有効に利用すること

一般にアダプティブアレーには受信アンテナ数 − 1の自由度が存在するため，受信

アンテナ数が多いほど良好な受信特性が見込めるが，受信アンテナの設置場所や装

置のコストの観点からはより少ない受信アンテナ数で所望の効果を得ることが求め

られる．

4.2.2 干渉キャンセラの構成

提案する干渉キャンセラの構成を図 4.1 に示す．SFN の場合，サービスエリアにおけ

る受信機への入力信号の遅延拡がりが GI長以内となることが必要であるため，上位局波

に対する中継局からの再送信波の遅延時間は GI長よりも短い必要がある．そのため，ア

レー合成部では本線系の信号処理を時間領域にて行い，素子数分の FFF（Feed Forward

Filter）によって周波数適応型の重み付け処理を実現し，アレーアンテナの合成指向特性

を適応制御することにより同一チャネル干渉を除去する．また，回り込み波はアレー合成

部を通過し，OFDM信号の帯域を通過帯域とする BPF（Band Pass Filter）と干渉キャ

ンセラの出力信号が入力される ADF（Adaptive Filter）によって構成される FBFに入

力される．FBF では ADF から出力される回り込み波のレプリカを逆相合成し，回り込

み成分をキャンセルする．上位局波のマルチパスは，FFFによって処理できる遅延時間

（約 8µs）までであれば，その到来方向にビームを形成し，上位局からの直接波（上位局

波）と同相合成する．遅延時間がこれを越え，GI長以内の場合，FFFは通過し，マルチ
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図 4.1 SFN放送波中継局用干渉キャンセラ

パスの巡回応答成分が FBFにより生成され，回り込みと同時にキャンセルされる．一方，

遅延時間が GI長を越えるマルチパスは干渉波相当となり，アレーにより除去される．

図 4.1 の構成において FFF と FBF を縦続接続し，これらを同時に適応制御する必要

性は以下の二つである．まず第 1点は要求条件として前述した，上位局波よりも電力が大

きい回り込みをキャンセルするためである．FFFのみでも回り込みを抑圧することはで

きるが，これは回り込み D/Uが正の場合（上位局波の方が回り込み波よりも電力が大き

い場合）に限られる．負の場合にはフィルタ係数が発散してしまうため，発振が生じる．

よって FBFの存在が不可欠である．第 2点は，3つめの要求条件として挙げた，アレー

の自由度を有効に利用するためである．回り込み波は FBFによってキャンセルすること

ができるため，アダプティブアレーの自由度を使って回り込み波を除去することは望まし

くない．すなわちアダプティブアレーは，FBFでは除去できない同一チャネル干渉波を

除去し，回り込み波は FBFによってキャンセルすることがアレーの自由度を有効に用い

ることとなる．
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4.2.3 動作規範

FFF の制御には，出力信号と参照信号との間の自乗誤差を最小とする MMSE 規範を

用いる．参照信号として出力信号の再生キャリヤシンボルを用い，判定指向型で動作させ

る．これは，3.3.1節で述べた通り，所望波と干渉波の，SPが同一サブキャリヤで伝送さ

れる 4シンボル周期の差（以下，δt）が GI長以内である場合，SPのみを観測しただけで

は，干渉波が所望波の遅延波に見え，干渉波を除去することができないためである．よっ

てデータキャリヤを含む全てのサブキャリヤをシンボル再生して参照信号とすることで干

渉波を区別する．また，FBFに回り込みのレプリカを生成させるため，回り込み伝搬路

特性を直接推定して，FBFを適応制御する [132]．

4.2.4 適応アルゴリズム

次に MMSE 規範に基づく重みの最適解を導出する．アレーを形成する各ブランチに

対する重みを要素とするベクトルを w，フィードバックループに対する重みを wb とし，

キャリヤシンボルからなるアレー入力ベクトルを xとする．

w = [w0, w1, · · · , wL−1]
T

(4.1)

x = [x0, x1, · · · , xL−1]
T

(4.2)

ここで Lはアレー素子数を，上付きの T は転置を示す．このとき出力 yは次式で書ける．

y = wHx+ w∗
by

=
wHx

1− w∗
b

(4.3)

ここで上付きの H および ∗はそれぞれ複素共役転置，複素共役を示す．一方，誤差 eは

出力信号 y と参照信号 r の差で与えられる．

e = r − wHx

1− w∗
b

(4.4)

これを用い，最小化すべき評価関数 J を以下のように定める．

J = E
[
| e |2

]
= E

[ ∣∣∣∣ r − wHx

1− w∗
b

∣∣∣∣2
]

= E[ | r |2 ]− wTr∗xr
1− wb

− wHrxr
1− w∗

b

+
wHRxxw

(1− w∗
b )(1− wb)

(4.5)
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ここで E[·]は期待値演算を示し，rxr = E[xr∗]，Rxx = E[xxH ]である．式 (4.5)の評

価関数を最小にする w および wb は次式を満足する．

∇wJ = −2
rxr

1− wb∗
+ 2

Rxxw

(1− w∗
b )(1− wb)

= 0 (4.6)

∇wb
J = −2

wHrxr
(1− w∗

b )
2
+ 2

wHRxxw

(1− w∗
b )

2(1− wb)

= 0 (4.7)

ここで ∇は微分演算子を示す．式 (4.6)，(4.7)よりそれぞれ次式を得る．

rxr =
Rxxw

1− wb
(4.8)

wHrxr =
wHRxxw

1− wb
(4.9)

式 (4.8)と式 (4.9)は一次従属の関係にあるが，式 (4.9)より，

1− wb =
wHRxxw

wHrxr
(4.10)

が得られる．これを式 (4.8)に代入すると，次式が得られる．

w =
wHRxxw

wHrxr
R−1

xx rxr (4.11)

式 (4.11)において，ρ = wHRxxw/wHrxr は複素スカラであり，アレーの合成指向特性

に関与しない．よって最適重み wopt は FBF を持たないアダプティブアレーの MMSE

規範における最適重みR−1
xx rxr [120]の定数倍となる．

wopt = ρR−1
xx rxr (4.12)

次に，式 (4.12)を式 (4.10)に代入することにより，フィードバックループの最適重みは

次式となる．
wb = 1− ρ (4.13)

ここで，

ρ =
wHRxxw

wHrxr

=
wHE

[
xxH

]
w

wHE [xr∗]
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=
E [ẏẏ∗]

E [ẏr∗]

' E

[(
ẏ

r

)∗]
(4.14)

であり，ρ はアレー合成信号のチャネル応答の複素共役となる．ただし ẏ = wHx とし

た．ここで BPFの周波数特性が，OFDM信号の帯域内でフラットであり帯域外成分の

みを抑圧する理想的なフィルタと考える．このときアレー合成信号を入力とし，BPFと

ADFで構成される FBFの周波数特性は

HFBF =
1

1− w∗
b

=
1

ρ∗

' E

[
r

ẏ

]
(4.15)

である．よって，この FBFはアレー合成信号 ẏに対する逆フィルタとなり，FBFを単独

で動作をさせたときと解が一致する．

4.2.5 最適化アルゴリズム

最適化アルゴリズムには次式で示される正規化 LMSを用いた．

W (i+ 1) = W (i) +
µf

XHX
Xe∗ (4.16)

ここで µf は 0 < µf < 1を満たす適応係数を，iは離散時刻を示す．また，X とW は

それぞれ次式で表される L+ 1次元ベクトルである．

X =
[
xT , y

]T
(4.17)

W =
[
wT , wb

]T
(4.18)

4.2.6 係数の変換

FFF

周波数領域における各ブランチに対する重みは式 (4.16) により求めることができる．

これに対し，時間領域で信号処理を行う FFFは，OFDMの各サブキャリヤにおけるそれ

ぞれの重みの複素共役値を所望の周波数応答とする適応フィルタであると考えることがで
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きる．そのため，次式に示すように式 (4.16)で求めた重みの複素共役値を IFFTにより

時間領域のインパルス応答に変換することによって，適応フィルタのフィルタ係数 hl(n)

を求めることができる．

hl(n) = IFFT
[
w∗

0,l, w
∗
1,l, . . . , w

∗
K−1,l

]
(4.19)

ここでK は全サブキャリヤ数を示す．

FBF

FBF における ADF は回り込み伝搬路を実現すればよいことから，次式によってフィ

ルタ係数の更新を行う [132]．

h(n, i+ 1) = h(n, i) + µb · IFFT
[
1− r0

y0
, 1− r1

y1
, . . . , 1− rK−1

yK−1

]
(4.20)

ここで µb は 0 < µb < 1を満たす適応係数を示す．

4.2.7 適応係数の決定方法

適応係数 µf および µb は 3.5.1節に示した通り収束条件が存在する．干渉キャンセラに

おいては，FBFが存在することから，特に安定性に配慮する必要がある．一方で回り込

みは上位局波や同一チャネル干渉と比較して時間変動は大きいと考えられる．具体的な値

は計算機シミュレーションや野外実験などを通して経験的に決定した．具体的な値は次節

に示す．

4.3 計算機シミュレーション

提案する干渉キャンセラの特性を評価するため，計算機シミュレーションを行った．シ

ミュレーション系統を図 4.2 に，伝送パラメータとシミュレーション条件をそれぞれ表

4.2，4.3に示す．また受信アンテナは前章の図 3.9に示すように，2素子のアレーアンテ

ナを 3.3波長間隔で配置し，ブロードサイドを 0度としたとき，所望波の到来方向が 10

度，変調内容が異なる同一チャネル干渉波が 20度の方向から到来するものとした．なお，

これらの値は後述の野外実験と同じになるよう設定した．

また所望波の送信時に加わるブランチ間で完全な相関を有する雑音，および受信部で発

生するブランチ間で無相関の雑音の両方を加えている．キャリヤとこれらの雑音との電

力比をそれぞれ所望波 C/Nt，受信 C/Nr とする．また回り込み波は，それぞれのアレー
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図 4.2 計算機シミュレーション系統

表 4.2 伝送パラメータ

ISDB-Tモード 3

GI比 1 / 8

キャリヤ変調 64QAM

符号化率 3 / 4

表 4.3 計算機シミュレーション諸元

アレー素子数 2

アレー素子間隔 3.3波長

所望波 C/Nt 45 dB

受信部 C/Nr 45 dB

素子に対して同位相で加えた．干渉キャンセラのそれぞれのフィルタのフィルタ長およ

び適応係数として設定した値を表 4.4 に示す．FFF と BPF のフィルタ長は，長くする

と処理遅延も長くなってしまうため，FFFは干渉除去，BPFは OFDM信号の帯域を制

限するという機能を果たすのに必要なフィルタ長（それぞれ 127，処理遅延合わせて約

15.5µs）としている．一方，ADFのフィルタ長は，処理遅延とは無関係である．筆者ら

の検討 [141]によると，回り込み波は 91.2µs 程度までキャンセルすると回り込みによる

所要 C/N劣化量が 0.1 dB以下となることが分かっているため，これに必要十分な 1024

（キャンセル可能な回り込み波の最大遅延時間 126µs）とした．

中継局からの再送信信号に相当する干渉キャンセラの出力信号の変調誤差比
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表 4.4 干渉キャンセラの設定値

適応係数 µf 0.2

適応係数 µb 0.4

FFFのフィルタ長 127

BPFのフィルタ長 127

ADFのフィルタ長 1024

（MER :Modulation Error Ratio）[127]，および中継局からサービスエリアの受信機まで

の伝搬路における劣化と受信機で加わる熱雑音を想定した雑音を加えた後のビット誤り率

（BER :Bit Error Rate）で干渉除去特性の評価を行った．所要の BER は外符号復号後

に擬似エラーフリーが得られる内符号復号後の BER = 2× 10−4 とした．

4.3.1 SFN放送波中継時の遅延プロファイル

上位局からの直接波の他に，遅延時間が 1µs で D/U が 6 dB のマルチパス，D/U が

10 dBの同一チャネル干渉，および D/Uが –6 dBの回り込みが受信される条件下で SFN

放送波中継を行った場合の送受信信号の遅延プロファイルを，同一チャネル干渉の δtが

2268µs（2シンボル，所望波と干渉波がほぼ無相関）の場合と 10µs（所望波と干渉波と

の SP信号の相関が高い）の場合のそれぞれについて図 4.3，4.4に示す．図 4.4では干渉

波を遅延プロファイル上で容易に識別できるように，δt を 10µs とした．干渉キャンセ

ラを用いない場合，回り込みの D/U が 0 dB 以下となると，回り込み伝搬路も含めた中

継局全体の伝達関数が不安定となり，発振が生じ放送波中継自体を行うことができない．

この条件下で，干渉キャンセラは BPFと ADFで構成される FBF フィルタはフィルタ

単体としては安定性を満足しなくなるものの，回り込み伝搬路と ADFがバランスするよ

うに制御する．また，表 4.2の伝送パラメータにおける所要 C/Nは約 20 dBであり，同

一チャネル干渉の D/Uが 10 dBのときは，回り込みがない場合でも干渉除去を行わない

と，伝送破綻が生じる．

遅延プロファイルは 4シンボル区間の受信 SPを既知の送信 SPで除算し，これを IFFT

して時間領域に変換することにより求めている．図 4.3 に示す δt が 2268µs の場合，受

信信号の遅延プロファイルには同一チャネル干渉によるノイズフロアの上昇と，遅延時間

が約 18µsの回り込み波によるピークが見られる．
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図 4.4 SFN放送波中継時の受信信号および送信信号の遅延プロファイル（δt : 10µs）

図 4.3 (b) に示す中継局からの再送信信号の遅延プロファイルにはマルチパス，同一

チャネル干渉，および回り込みは観測されず，干渉キャンセラによって除去されているこ

とがわかる．一方，図 4.4に示す δtが 10µsの場合，(a)の受信信号の遅延プロファイル

上には，干渉波が遅延時間 10µs，相対振幅 –10 dBのピークとして観測されると同時に，

δtが 2268µsの場合と比較して，ノイズフロアのレベルが低いことがわかる．これは，δt

が GI長以内であるとき，SPを伝送するサブキャリヤは，所望波，干渉波ともに同一の

キャリヤシンボルを伝送しており，干渉が生じないためである．この場合においても，δt

が 2268µsの場合と同様に，出力信号は回り込みとマルチパス，および同一チャネル干渉
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図 4.5 SFN放送波中継時の受信信号の C/Nに対する BER特性

が抑圧されていることがわかる．

ここでは，波源が所望波源と同一チャネル干渉波源の二つであるため，アレーの素子数

が 2で，同一チャネル干渉と回り込みの除去および上位局波のマルチパスの等化の全てが

実現できる．すなわち 2素子アレーの持つ唯一の自由度は同一チャネル干渉除去のための

みに使われると考えられる．

4.3.2 C/N対 BER特性

このときの中継局からの再送信信号を受信する受信機における BER特性を図 4.5に示

す．ここで，横軸はサービスエリアの受信機における熱雑音の C/Nを，縦軸は内符号復

号後のビット誤り率を表している．ガウス雑音特性（”AWGN”と表記）からの所要 C/N

の劣化は約 0.1 dBであった．

4.3.3 D/Uに対する干渉除去特性

同一チャネル干渉と回り込みの D/Uに対する干渉除去特性をそれぞれ図 4.6， 4.7に

示す．ただし図 4.6 では回り込みの D/U を 0 dB, 図 4.7 では同一チャネル干渉の D/U

を 10 dBとしている．δtは 2268µs（2シンボル）および 0µs（所望波と干渉波でシンボ

ルタイミングと SPが同一サブキャリヤで伝送される 4シンボル周期が完全に一致する場
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図 4.7 回り込み波の D/Uに対する干渉除去特性

合）とした．回り込みの D/Uが負の場合でも SFN放送波中継が可能であることを示し

ている．
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表 4.5 野外実験を行った実験局の諸元

局名 目的 アンテナ
最大

送信出力

涌谷 上位局
4素子双ループ

60W
2段 1面

東和米川 干渉波送信局
8素子リング

5W
1段 1面

送信
4素子ダイポール

10W

気仙沼 中継局
3段 3面

受信
1.8mφグリッドパラボラ

—
2基

4.4 野外実験

ISDB -T 用干渉キャンセラの試作機を用いた野外実験を行った．なお本実験は放送波

中継局用の各種補償器に関する長期検証 [128, 129]を目的として設置したみやぎ実験局に

おいて，2005年 7月に実施した．

4.4.1 実験方法

実験における送受信点は前章と同じである（図 3.14）．涌谷局から所望波を UHF 16

チャネル，最大送信出力 60Wで送信した．また東和米川局から所望波とは変調内容が異

なる ISDB -T波を同一チャネル干渉波として，送信出力 5Wで送信した．気仙沼局では

これらの送信波を受信し，干渉キャンセラにて伝送信号品質の劣化を改善した後，増幅

し，最大送信出力 10Wで SFN再送信した．気仙沼局における所望波と干渉波の到来角

度差は約 10度である．受信アンテナには送信アンテナと同一の鉄塔上に設置した 2基の

1.8mφグリッドパラボラアンテナを使用し，設置間隔は 2m（3.3波長）とした．アレー

のブロードサイド方向と所望波，干渉波の到来角度との関係は，それぞれ 10度，20 度で

ある．なお，前節で用いた到来信号モデル（図 3.9）はこれを模擬したものである．設置

位置と設置間隔は，物理的制約のもと，アレー合成パターンのグレーティングローブの

ピークが干渉波の到来方向と一致しないこと，および送受アンテナ間結合量が小さくなる
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図 4.8 野外実験系統

ように考慮して決定した．2m のアンテナ間隔の場合，電波の到来角度によって決まる空

間相関係数 [130] が約 0.14 となり，グレーティングローブの影響をほとんど受けること

がない．また，送受アンテナ間結合量は，設置場所によって 5 dB程度の差があり，最終

的な設置場所では 2 つの受信系統でそれぞれ −83.4, −85.9 dB であった．この値は送信

アンテナと受信アンテナが同一鉄塔上に設置されている非分離局における回り込み結合量

としては平均的な値である [141]．実験系統を図 4.8に，実験局の諸元を表 4.5に示す．

同一チャネル干渉の D/Uは，上位局において，送信変換の出力に減衰器を挿入し，送

信出力を調整することで設定した．また，中継局における所望波と干渉波の SPの受信タ

イミング差 δtは，上位局の変調器の出力に遅延器を挿入し，遅延量を調整することで設

定した．回り込みの D/Uは中継局において，送信変換の出力に減衰器を挿入し，送信出

力を調整することで設定した．

実験では中継局における，受信信号と再送信信号の C/N対 BER特性およびMER特

性の測定を行った．伝送パラメータは計算機シミュレーションと同じ（表 4.2）とした．

なお，干渉キャンセラのアレー素子数は 2であり，自由度は 1である．表 4.4に示した設

定値は計算機シミュレーションと同じ値である．
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図 4.9 上位局波のみを送信した場合の受信信号の C/Nに対する BER特性

表 4.6 上位局波の送信出力減衰量とMERおよび所要 C/N劣化量との関係

減衰量 (dB) MER (dB) 所要 C/N劣化量 (dB)

0 42.5 0.2

10 38.6 0.3

20 30.4 0.7

4.4.2 実験結果

上位局波の送信出力調整による影響

本実験では干渉波の送信出力を一定とし，上位局波の送信出力を調整することにより干

渉波の D/Uを設定した．まず，干渉波送信局，および中継局を停波し，上位局波のみを

送信した．上位局の送信出力を変化させた場合の，中継局における単一受信アンテナ出力

の BER 特性を図 4.9 に，MER およびガウス雑音特性（”AWGN” と表記）からの所要

C/N 劣化量を表 4.6に示す．なお，ここでは干渉キャンセラは用いていない．送信出力

を小さくすることにより，中継局における受信電力は低下する一方で，受信部において加

わる白色雑音のレベルは変化しないため，C/Nが劣化し，伝送特性に劣化が生じること

がわかる．以下，所望波の受信電力と受信部において加わる熱雑音電力の比を受信 C/N
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図 4.10 SFN放送波中継時の受信信号および送信信号の遅延プロファイル（δt : 2268µs）
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図 4.11 SFN放送波中継時の受信信号および送信信号の遅延プロファイル（δt : 0µs）

と呼ぶ．

本実験では干渉波数とアレーの自由度が一致するため，受信 C/Nが干渉 D/Uと比較

して充分大きい場合，アレーの自由度は干渉除去に使われ，干渉キャンセラによって受信

C/Nが改善されることはない．したがって図 4.9 に示した所望波のみを送信した場合の

特性が再送信波の信号品質の上限となる．

SFN放送波中継時の遅延プロファイル

中継局において同一チャネル干渉の D/U が 10 dB，回り込み D/U が –6 dB となる条

件で SFN放送波中継を行った．送受信信号の遅延プロファイルを，δtが 2268µsの場合

と 0µsの場合について，それぞれ図 4.10，4.11に示す．図 4.10 (a)に示す受信信号の遅
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図 4.12 SFN放送波中継時の受信信号の C/Nに対する BER特性

延プロファイルには同一チャネル干渉によるノイズフロアの上昇と，遅延時間が約 40µs

の回り込みによるピークが見られるが，干渉キャンセラの出力信号（同図 (b)）では，同

一チャネル干渉が除去されているのと同時に回り込みも 40 dB 以上抑圧されていること

がわかる．

一方，図 4.11 (a) は，図 4.10 (a) と比較してノイズフロアのレベルが低いことがわか

る．これは，δtが 0µsの場合，SPを伝送するサブキャリヤにおいて同一チャネル干渉が

生じないためである．この場合においても，δtが 2268µsのときと同様に，干渉キャンセ

ラの出力信号は回り込みが 40 dB以上抑圧されていることがわかる．

C/N対 BER特性

次に，中継局から再送信される干渉キャンセラの出力信号の C/N 対 BER 特性を図

4.12 に示す．ガウス雑音特性からの所要 C/N の劣化は約 1.0 dB であった．この所要

C/N劣化の要因には，前述した受信電力の低下にともなう受信部熱雑音の影響の増加に

よるものも含まれる，と考えられる．同一チャネル干渉と回り込みのどちらも存在しない

場合に，所望波のみを単一のアンテナで受信し，干渉キャンセラは用いない場合（”w/o

CCI, CLI, canceller”と表記）を基準とした所要 C/N劣化量は約 0.3 dBであった．

回り込み D/Uに対する干渉除去特性

次に，干渉波の D/Uを 10および 20 dBとし，中継局からの再送信電力を変えること

で変化させた回り込み D/Uに対する干渉除去特性の測定を行った．干渉キャンセラ出力
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図 4.13 回り込み D/Uに対するMER特性
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図 4.14 回り込み D/Uに対する所要 C/N特性

信号のMERおよび所要 C/Nをそれぞれ図 4.13，4.14に示す．

これらの結果には，同一チャネル干渉の D/Uを設定するために上位局波送信出力を調

整したことによる影響が含まれていると考えられる．干渉キャンセラによる同一チャネル

干渉と回り込みのキャンセル特性を評価するため，SFN 放送波中継時の所要 C/N 劣化

量から，受信 C/Nの低下に起因する劣化分を差し引き，干渉除去後の同一チャネル干渉

と回り込みの残留分による所要 C/N の劣化量を求めた．結果を図 4.15 に示す．回り込

み D/U が 0 dB 以上のときは，同一チャネル干渉と回り込みによる所要 C/N 劣化量は

0.1 dB程度であった．よって，同一チャネル干渉環境にある中継局においても，ほぼ劣化
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図 4.15 回り込み D/U に対する干渉除去後の同一チャネル干渉と回り込みによる所

要 C/N劣化量の関係

のない SFN放送波中継を実現することが可能であると考えられる．

4.5 むすび

アダプティブアレーとフィードバックフィルタを縦続接続した構成による地上デジタル

放送の SFN放送波中継局用の干渉キャンセラを提案した．アレー合成による指向性制御

によって同一チャネル干渉を除去すると同時にダイバーシティ合成を行い，またアレー合

成で除去できない回り込み波を，フィードバックフィルタによって生成した回り込み波の

レプリカを逆相合成することによってキャンセルする．計算機シミュレーションおよび試

作装置を用いて実施した野外実験の結果より提案した干渉キャンセラの有効性と，同一

チャネル干渉環境において SFN放送波中継を実現できる可能性を示した．
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第 5章

チャネル歪みを含む再変調時間領域
信号を参照信号とする Pre-FFT型
アダプティブアレー

本章では，一般家庭での受信にアダプティブアレーを応用することを目的として，第 3

章で示した Post -FFT 型と比較して少ない計算量で実現可能な Pre -FFT 型アダプティ

ブアレーを提案する．提案手法では，シンボル判定値を用いて生成する再変調時間領域信

号を参照信号とするとともに，周波数領域の 1タップ等化器で等化可能なマルチパスによ

るチャネル歪みを周波数領域の参照信号に乗算する．また再変調を行う際に SPに対して

摂動を加えることで，SP の受信タイミングが一致した干渉波を除去できることを示す．

GI相関を利用する従来手法では SPの受信タイミングだけでなく，シンボルタイミング

が一致する場合にも干渉が除去することができないため，本論文の目的を達成するために

は充分ではないことを明らかにするとともに，提案手法はサービスエリアで想定される劣

悪な受信環境に対して耐性を有することを計算機シミュレーションおよび野外実験の結果

から示す．

5.1 本章の目的

地上デジタル放送は 2003年 12月に東京，名古屋，大阪の三大都市圏で放送が開始され

て以降，順次放送エリアが拡大され，2011年 7月の完全デジタル化に向けて準備が進め

られてきた．多くの送信所が設置されたことで，電波の異常伝搬などにより，所望波と同

じチャンネルで所望波とは異なる番組を放送している電波が遠方から到来して，同一チャ
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ネルの干渉妨害を引き起こすことが考えられる．前章まででは放送波中継局の上位局波受

信における同一チャネル干渉除去手法を示したが，サービスエリアにおける家庭での固定

受信向けに，より簡易な構成でかつ低 D/Uマルチパス環境でも干渉除去効果を得ること

ができる技術が求められている．本章では，地上デジタル放送同士の干渉環境にある固定

受信機に応用することを想定し，チャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号とす

るアダプティブアレーを提案する．計算機シミュレーションの結果より提案手法の有効性

を示すとともに実際の難視聴地区において試作装置を用いて実施した野外実験の結果につ

いて述べる．

地上デジタル放送（ISDB -T : Integrated Services Digital Broadcasting for Terres-

trial）の送信所が多数設置されたことで，電波の異常伝搬などにより，所望波と同じチャ

ンネルで所望波とは異なる番組を放送している電波が遠方より到来して，同一チャネルの

干渉妨害を引き起こすことが考えられる．こうした同一チャネル干渉の対策として，アダ

プティブアレーを用いた干渉除去 [93, 101, 120–123, 136, 137] が効果的な手法として知ら

れている．第 3，4章では地上デジタル放送の放送波中継局における上位局波受信に混入

する同一チャネルの干渉波の対策として，MMSE（Minimum Mean–Squared Error）ア

ダプティブアレーを用いる同一チャネル干渉除去手法を提案した．放送波中継用の干渉除

去装置は送信側の設備であり，低計算量であることよりも高精度な干渉除去が求められ

る．このためアンテナ数分の FFT 処理部を必要とするものの，OFDMのサブキャリヤ

ごとに最適な合成指向特性が形成できる Post -FFT 型の構成を採用している．また，あ

る程度の信頼度が確保されている中継回線に使用することを前提としているため，極端に

劣悪な受信環境には対応していない．特に SFN（Single Frequency Network）のサービ

スエリアのような低 D/Uのマルチパス環境では十分な干渉除去特性が得られないという

問題がある．放送波中継用では，サービスエリア内での受信マージンを確保するために，

干渉除去後に所要のビット誤り率（BER : Bit Error Ratio）が得られることは最低条件

であり，干渉による伝送特性の劣化をいかに抑圧するかが重要になるのに対し，受信機用

では干渉除去後に所要の BERが得られることが必要十分条件となる．このように放送波

中継用と受信機用ではアダプティブアレーに対する要求条件は大きく異なっている．

一方，低計算量で実現できる OFDM アダプティブアレーとしては FFT の前に信号

合成を行う Pre -FFT 型があり，遅延時間が GI（Guard Interval）長を越えるマルチ

パス波を抑圧するためのアダプティブアレーとして [54, 58] などが示されている．ま

た，[56, 96, 142]において固定受信のための OFDMアダプティブアレーが提案されてい

る．これは遅延時間が GIを越えるマルチパスを抑圧することを想定しているものの，送
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信元が異なる同一チャネル干渉に対しても有効である．

しかし地上デジタル放送同士の混信においては，所望波と干渉波がともに ISDB -Tに

準拠した信号であることを考える必要がある．[54, 58]で提案されている手法は，GIと有

効シンボル区間の末尾が同一であるという OFDM信号の特徴を利用し，遅延時間が GI

長を越えるマルチパスの抑圧を目的としていることから，干渉波が所望波と同一方式で，

シンボル長および GI比が同じである場合には，干渉波を抑圧することができない場合が

ある．すなわち，所望波と干渉波のシンボルタイミングが一致する場合，それらを区別す

ることができず，干渉波を抑圧することが課題となる．その他，パイロット信号を用いる

手法 [143] を地上デジタル放送に適用した場合，SP（Scattered Pilot）信号が同一サブ

キャリヤで伝送される 4シンボル周期が所望波と干渉波で一致したとき，双方に同じパイ

ロット信号が含まれているため，干渉波を抑圧することができない．さらに固有ベクトル

を用いる手法 [144]も提案されているが，所望波と干渉波が無相関であると仮定されてお

り，地上デジタル放送同士の干渉において両者に含まれる SP信号に相関がある場合には

適用が困難となることが考えられる．

本章では，地上デジタル放送同士の同一チャネル干渉が存在する固定受信環境での放送

波受信へ応用することを目的とし，チャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号と

する Pre -FFT型アダプティブアレーを提案する．通常の OFDM受信機と同じ周波数領

域における 1タップの等化器を併用し，低計算量で，劣悪な受信環境に対する耐性が得ら

れることを計算機シミュレーションの結果より示すとともに，試作装置を用いて実施した

野外実験の結果について述べる．

5.2 再変調時間領域信号を参照信号とするアダプティブ

アレー

家庭などの固定受信環境の受信機へ応用することを想定し，以下の 4 点を要求条件と

した．

(1) 低 D/Uの干渉波に対して耐性を有すること

(2) 低 D/Uのマルチパス波に対して耐性を有すること

(3) シンボルタイミングおよび 4シンボル周期が一致した ISDB -T干渉を抑圧できること

(4) 低計算量であること
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図 5.1 Pre -FFT型アダプティブアレー

ここで 4シンボル周期とは，ISDB -Tにおいて同一のサブキャリヤに受信側の等化基準信

号である SP（Scattered Pilot）が割り当てられるシンボル方向の周期である．同一チャ

ネル干渉環境における所望波と干渉波の 4シンボル周期のタイミング差を δtと表記する．

これは SPの受信タイミングの差であり，またシンボル番号が 4の定数倍となる OFDM

シンボル間のタイミング差と言い換えることもできる．3.3.1節で述べた通り，δtが 0に

なると，伝送シンボルのうち 1/12を占める SPだけは所望波と干渉波で同一，それ以外

のデータシンボルは異なるという状況となり，SPだけを観測すると所望波と干渉波を区

別することができない．実際の放送では，二つの送信局で独立に変調を行う場合，これら

が一致することもあり得るため，そのような特殊な条件においても干渉除去効果を得るこ

とが必要である．なお，本章では到来波のうちレベルの大きいものを所望波とするものと

し，干渉 D/Uは正の場合のみを考える．

図 5.1 に提案するアダプティブアレーの構成を示す．時間領域でアレー合成を行う

Pre -FFT 型とし，通常の受信機と同じ周波数領域における Post -FFT 型の 1 タップの

チャネル等化器を併用する．アレーの動作規範は，チャネル等化後のキャリヤシンボルを

シンボル判定し，IFFTによりOFDM再変調した時間領域信号を参照信号とするMMSE

とした．また，シンボル判定後のキャリヤシンボル（以下，再生キャリヤシンボルと呼ぶ）

に SPを用いて求めたチャネル応答を乗算することにより，チャネル等化器で等化可能な

チャネル歪みに対してアレーが不感となるよう，重み制御アルゴリズムを構成した．
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5.2.1 アレー合成

複数のアンテナで受信した等価ベースバンド信号を，

x(n) = [x0(n), x1(n), · · · , xL−1(n)]
T

(5.1)

とする．ここで nは離散時間，Lは受信アンテナ数を，上付きの T は転置を示す．重み

係数ベクトルを
w = [w0, w1, · · · , wL−1]

T
(5.2)

とすると，アレー合成は次式により表される．

y(n) = wHx(n) (5.3)

ここで上付きの H は複素共役転置を，y(n)はアレー合成信号を示す．

5.2.2 チャネル等化，シンボル再生

アレー合成信号から GIを除去した有効シンボル区間の信号に対して，DFT（FFT）処

理を行い周波数領域信号に変換する．

Yk =
N−1∑
n=0

y(n) exp(−2πjn(k − K − 1

2
)/N) (5.4)

ここで k は任意のサブキャリヤ番号を，N は FFTポイント数を示す．

あらかじめ振幅と位相が決められている SPを Sip,kp とすると，シンボル番号 ip，サブ

キャリヤ番号 kp の時間，周波数におけるチャネル応答 Uip,kp は次式で表される．

Uip,kp =
Yip,kp

Sip,kp

(5.5)

これをシンボル方向，サブキャリヤ方向の順に内挿補間することで，全サブキャリヤにお

けるチャネル応答 Uk が得られる．本章では，固定受信への適用を目的としていることか

ら，遅延広がりが GI長以内で，緩やかに変動する時変チャネルを想定し，内挿補間とし

てキャリヤ方向は 1/3の帯域幅を持つフィルタを，シンボル方向は線形補間を用いた．

FFT後のキャリヤシンボル Yk を OFDM信号のサブキャリヤごとにチャネル応答 Uk

で除算することにより，チャネル等化を行う．

Zk =
Yk

Uk
(5.6)
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ここで Zk はチャネル等化後のキャリヤシンボルを示す．このとき，式 (5.6)は，

Zk = Tk +
Nk

Uk
(5.7)

と書換えることができる．ただし，Tk は送信キャリヤシンボル，Nk は雑音成分および残

留干渉波成分を示す．よって，Nk が十分小さければ，

Dk = dec(Zk)

= Tk (5.8)

となり，再生キャリヤシンボルは送信シンボルと一致する．ここで decは硬判定，再マッ

ピングを表し，与えられたキャリヤシンボルとのノルムが最も小さい送信キャリヤシンボ

ルを返す関数である．

5.2.3 SPの置き換え

式 (5.8)でシンボルを再生した後，SPには雑音成分が含まれているので，後述の参照信

号の精度を良くするために既知シンボルに置き換える．

5.2.4 SPに対する摂動

シンボルタイミングおよび，SP が同一サブキャリヤに挿入される 4 シンボル周期が，

所望波と干渉波で完全に一致した場合（δt = 0），所望波と干渉波はともに同一の SP信号

を送信しており，SPを伝送するキャリヤに着目すると，干渉信号成分が存在しないこと

となる．よって後述の最小化すべき評価関数に局所的最小値が生じ，干渉波を除去するこ

とができなくなる．そこで，重み係数を最適化する際に局所的最小解から脱し，大域的最

小解へ導くために，SPに対して摂動を加えることとした．これにより，SPを伝送してい

るキャリヤについては所望波，干渉波ともに抑圧対象となり，両者を抑圧する方向に重み

係数を修正するように作用し，その他のデータキャリヤは干渉波を抑圧する方向に重み係

数を修正するように作用するため，結果的に評価関数が大域的最小値を取る重み係数へと

収束することを目的とするものである．具体的には，単純に置き換えるのではなく，以下

のようにした．

D̂k =

{
αSk, kmod 12 = 3 (imod 4)
Dk, otherwise

(5.9)

α =

{
α′, MER < th& (imodm) = 0
1, otherwise

(5.10)
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ここで，MER（変調誤差比 : Modulation Error Ratio）はキャリヤシンボルの送信シン

ボルの推定値としての確からしさを示し，言い換えるならば，干渉除去後の信号品質を示

している．これがあらかじめ定めたしきい値 thを下回り，かつシンボル番号 iがあらか

じめ定めたシンボル間隔mの整数倍であるとき，Sk に定数 α′ を乗じることにより，SP

に摂動を加える．本章では適度な摂動を与えるため，実験的に th = 19 dB, α′ = 1 / 2，

m = 3とした．摂動の効果に関しては，後述の 5.3.2節に示す．

5.2.5 OFDM再変調

SPを既知の値 Skp
に置き換えた再生キャリヤシンボルを D̂k とする．これにチャネル

応答 Uk を乗算し，参照信号とする．

Rk = Uk D̂k (5.11)

ここで，Rk はチャネル応答乗算後のキャリヤシンボルを示し，参照信号の周波数領域表

現である．ここでは，チャネル歪みを含む再生信号を参照信号として用いることで，マル

チパスを含む所望波が受信される環境において，まず，アレー合成によって干渉波を除去

し，続いてマルチパスによるチャネル歪みをチャネル等化器によって等化することを意図

している．

周波数領域の参照信号 Rk は，次式の IDFT（IFFT）処理によって時間領域の参照信号

r(n)に変換する．

r(n) =
1

N

(K−1)/2∑
k=−(K−1)/2

Rk exp(j2πkn/N) (5.12)

ここでK は伝送に用いられる全サブキャリヤ数を示す．

5.2.6 重み係数の最適化

時間領域でのアレー合成に用いる重み係数は，アレー素子数分の等価ベースバンド信号

からなる入力ベクトル x(n)を重み付け合成したアレー合成信号 y(n)と参照信号 r(n)と

の平均自乗誤差が最小となるよう，最適化することにより求める．ここで，入力信号の

GI 区間はマルチパス等により所望波成分の直交性が崩れていることが考えられるため，

重み係数の最適化には GIが除去された有効シンボル区間のみの等価ベースバンド信号を

用いるものとした．
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また，アレー入力ベクトル x(n)は，入力信号がアレー合成および上述の処理を経て参

照信号 r(n) が生成されるまでの演算に要する時間だけ遅らせる必要があるため，図 5.1

において GI除去の前に遅延器を配置している．

最適化において最小化すべき評価関数である平均自乗誤差は，次式により定義される．

E
[
|e(n)|2

]
= E

[
|r(n)− y(n)|2

]
(5.13)

ここで E [·]は期待値演算を示す．式 (5.13)の評価関数を最小化する重み係数 wopt は，

wopt = R−1
xx rxr (5.14)

により与えられる [120]．ここでRxx は x(t)の自己相関行列，rxr は x(t)と r(t)の相互

相関ベクトルを示す．これらをシンボルごとに次式により更新する．

Rxx(m) = λRxx(m− 1) + (1− λ)E
[
x(n)xH(n)

]
(5.15)

rxr(m) = λrxr(m− 1) + (1− λ)E [x(n) r∗(n)] (5.16)

ただし，上付きの ∗ は複素共役を，mは係数更新回数を示す．また λは 0 ≤ λ < 1を満

たす適応係数であり，忘却係数と呼ばれる．よって，重み係数ベクトル w は次式により

求めることができる．
w(m) = R−1

xx (m) rxr(m) (5.17)

最適化すべき重み係数の数は Post -FFT 型の場合，サブキャリヤ数と受信アンテナ数

の積（K L）となるのに対し，Pre -FFT型の場合，受信アンテナ数（L）である．ISDB -T

のモード 3の場合，K = 5617であり，適応係数の最適化に要する計算量は大幅に小さく

なる．

5.3 計算機シミュレーション

提案するアダプティブアレーの干渉除去特性を評価するため計算機シミュレーションを

行った．シミュレーション系統を図 5.2に，諸元を表 5.1に示す．ここでは干渉除去アル

ゴリズムを評価するため，同期は理想的なものとした．また，本章では固定受信への応用

を考えているため，受信アンテナは，アレーのブロードサイドが所望波到来方向と一致す

るように半波長間隔で配置するものとし，Rxx = I（単位行列），rxr = [ 1, 1 ]T を初期値

として与え，合成指向特性の初期値が一様励振パターンとなるようにした．また，明記し

ない場合アレー素子数は 2とし，忘却係数の値は 0.8とした．
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図 5.2 計算機シミュレーション系統

表 5.1 計算機シミュレーション諸元

ISDB -Tモード 3

FFTポイント数 N 8192

サブキャリヤ数 K 5617

有効シンボル長 1008µs

GI比 1/8

GI長 126µs

キャリヤ変調 64QAM

符号化率 3/4

5.3.1 SP受信タイミング差に対する干渉除去特性

所望波と干渉波の SP 受信タイミング差 δt に対する干渉除去特性を図 5.3 に示す．た

だし，C/N は 30 dB，干渉波の D/U は 10 dB，到来角度は 20 度とした．[96] で提案さ

れている GI相関を利用したアダプティブアレー（”従来法”と表記）および提案法の干

渉除去特性をそれぞれ (a)，(b)に示す．なお，ここでは所要の BERが得られない場合で

も定量的な評価を行うため，MERを評価基準とした．(a)に関しては，ほとんどの場合，

良好に干渉が除去されているが，所望波と干渉波のシンボルタイミングが一致したとき，

すなわち δtがシンボル長の整数倍となるとき，干渉除去特性に劣化が生じている．これ
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図 5.3 SP受信タイミング差に対するMER特性

は，GIと有効シンボル区間の末尾の時間位置が所望波と干渉波で一致すると，干渉波の

存在が最小化する評価関数に現れないためと考えられる．ただし，[96]ではこのような受

信環境を想定しているわけではなく，ここで想定している受信環境に関しては，シンボル

タイミングが一致するという条件下で干渉除去効果が得られないことを示すのみである．

よって放送事業者が異なるなど，所望波と干渉波の送信タイミングが管理されていない場

合を考えると，本論文の目的である，所望波と干渉波が同一方式（ISDB -T）であり所望

波とは変調内容の異なる干渉波を抑圧するためには，従来法は充分ではないと言える．一

方，提案法ではシンボルタイミングだけでなく，SPが同一サブキャリヤで伝送される 4

シンボル周期が一致している場合でも，良好に干渉が除去されることがわかる．

5.3.2 SPに対する摂動が与える影響

SP置き換えにおいて，式 (5.9)，(5.10)の摂動の有無を変えて，干渉波の D/Uに対す

るMERを求めた結果を図 5.4に示す．ただし，C/Nは 40 dB，干渉波の到来角度は 20

度，所望波と干渉波の SP受信タイミングは完全に一致しているものとした（δt = 0）．摂

動なし（”w/o perturbation”と表記）は，式 (5.10)において，常に α = 1とした場合を

示す．図 5.4より，SP受信タイミング差が一致し，また干渉 D/Uが 10 dBより小さい場

合，摂動を用いないと式 (5.8)のシンボル判定における誤りの影響により重み係数が最適

値へ収束せず，干渉除去効果が得られていないことがわかる．一方，摂動を用いると，低

D/Uの干渉環境においても重み係数が最適値へ収束し干渉を抑圧できることがわかる．
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5.3.3 干渉波の D/Uに対する干渉除去特性

図 5.5 に干渉波の D/U と所要 C/N の関係を示す．ただし干渉波の到来角度は 50 度

とした．なお，所要 C/Nは外符号復号後に擬似エラーフリーが得られる内符号復号後の

BER = 2× 10−4 となる C/Nとした．また，δtは所望波と干渉波に含まれる SPが完全

に一致する 0シンボルの場合と，ほぼ無相関となる 2シンボルの場合とした．また，受信

アンテナ数が 1の場合および 2系統の受信信号を単純合成した場合のガウス雑音環境にお

ける所要 C/Nも合わせて示している．図 5.5より，D/Uが 0 dB近くになっても，干渉

が抑圧されており，低 D/Uの干渉波に対する耐性を有することがわかる．また，D/Uが

大きくなるにつれて，ガウス雑音環境における 2素子受信の所要 C/N（”2br AWGN”）

に漸近しており，干渉除去効果とともに合成利得も得られていることがわかる．

5.3.4 到来角度に対する干渉除去特性

図 5.6に干渉波の到来角度に対する所要 C/Nを示す．ここで横軸の到来角度が小さい

ときは，アレーによる干渉除去効果を得るのが困難であることを示している．以下に示す

空間相関係数 [130]は，素子間隔および所望波と干渉波の到来角度差が干渉除去特性に及
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図 5.6 干渉波の到来角度に対する所要 C/N特性

ぼす影響を定量的に表す指標であり，β = 0の場合，干渉波がない場合と同じ所望波の受

信特性が得られ，また β = 1の場合，干渉波を抑圧することはできない [131]．

β =

∣∣gH(θD)g(θU )
∣∣√

|gH(θD)g(θD)| |gH(θU )g(θU )|
(5.18)
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ここで θD，θU はそれぞれ所望波と干渉波の到来角度である．また，g(θ)は到来角 θ に

対するのアレー伝搬ベクトルであり，素子数 L，素子間隔 dおよび波長 λを用いて次式で

定義される．

g(θ) =

[
1, exp(j

2πd

λ
sin θ), . . . exp(j

2πd(L− 1)

λ
sin θ)

]T
(5.19)

干渉 D/U が 0 dB の場合，到来角度差が大きくなるにつれてガウス雑音環境における 1

素子受信の所要 C/N（”1br AWGN”）に漸近している．所望波と干渉波の到来角度間の

空間相関係数は L = 2，d = 0.5λの場合，到来角度が大きくなるにつれて小さくなり，90

度で 0となる．よってアレーの自由度 1を干渉除去のために用いるため，干渉は抑圧でき

ても，合成利得は得られない．また到来角度が 5度の場合，空間相関係数は 0.9906と大

きいが，C/Nが充分高ければ受信可能となることがわかる．

5.3.5 マルチパス環境における干渉除去特性

干渉波に加えて所望波のマルチパスが受信される環境における干渉除去特性を評価

した．図 5.7 にマルチパスの D/U に対する所要 C/N を示す．ただし干渉波の D/U は

0 dB, 到来角度は 50度で，マルチパス波の到来角度は -30度，遅延時間は 120µsとした．

マルチパスによりチャネル応答のリップルが生じるため，一部のサブキャリヤの C/Nが
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図 5.8 マルチパスの遅延時間に対する所要 C/N特性

劣化し，D/Uが小さくなるにつれて所要 C/Nも大きくなるが，D/Uが小さく，遅延時

間が長いマルチパスが受信される環境においても干渉除去効果が得られることがわかる．

図 5.8にマルチパスの遅延時間と所要 C/Nの関係を示す．マルチパスの遅延時間が GI

長以内の場合，ほぼ一定の干渉除去特性が得られていることがわかる．遅延時間が GI長

（126µs）を越えると，シンボル間干渉およびキャリヤ間干渉が生じるため，マルチパス波

が実質的に干渉波となり，計 2波の干渉波に対して受信アンテナ数が 2ではアレーの自由

度が足りなくなるため干渉除去特性に劣化が生じる．

5.3.6 マルチパス環境における合成指向特性

遅延時間が GI 内であるマルチパスがアレーの合成指向特性へ及ぼす影響を評価した．

マルチパス波の到来角度に対する干渉除去特性を図 5.9に，マルチパス波の到来角度を-90

度から 90 度まで 10 度おきに変えたときの合成指向特性を図 5.10 に示す．ただし C/N

は 30 dB，干渉波の D/Uを 3 dB，到来角度を 50度とし，また D/Uが 3 dB，遅延時間

が 120µsのマルチパス波が到来するものとした．

図 5.9 より，マルチパスの到来角度によらず良好に干渉が除去されていることがわか

る．ただし，マルチパスの到来角度が約 –10∼ –20度の場合を中心に，MERに若干の劣

化が見られる．これは干渉波の到来角度である 50度との空間相関係数が 0近くとなる角

度に相当する．すなわち，干渉波の到来方向に合成指向特性のヌルを形成すると，その到

来角度との空間相関係数が小さい角度に対する指向特性が大きな利得をもつため，干渉波

を抑圧するために生じたグレーティングローブにより所望波よりも大きな利得でマルチパ
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ス波を受信し，MERが劣化したものと考えられる．

また，図 5.10では ±90度の範囲を 10度おきにマルチパスの到来角度を設定した 19通

りの場合についての合成指向特性をプロットしているが，それらを区別することはほとん

どできない．すなわち，マルチパスがどの角度から到来しても，ほぼ同じ合成指向特性が

形成されており，アレーの動作がマルチパスの到来角度の影響をほとんど受けず，干渉波

を抑圧するための合成指向特性が形成されていることを意味する．これは，参照信号にマ

ルチパスによるチャネル歪みを含めていることによると考えられる．

5.3.7 劣悪な受信環境における干渉除去特性

サービスエリアにおける劣悪な受信環境の例として，干渉波の D/Uが 0 dB，到来角度

が 50度，マルチパス波の D/Uが 0 dB，遅延時間が 120µs，到来角度が -20度の場合の，

受信 C/Nに対する BER特性を図 5.11に示す．マルチパスにより所要 C/Nは劣化する

ものの，劣悪な受信環境においても干渉波が抑圧されていることがわかる．

5.3.8 3素子アレー

次に提案法は 3素子以上の場合にも適用できることを示す．受信アンテナ数を 3，干渉

波数を 2とし，干渉波の到来角度をそれぞれ -40度と 20度としたときの BER特性を図

5.12 に示す．ただし D/U はいずれも 0 dB とした．所要 C/N 劣化は約 3 dB であった．

C/Nが 30 dBのときの合成指向特性を図 5.13に示す．2波の到来角度方向に合成指向特

性のヌルが形成されていることがわかる．また，所望波と一方の干渉波との到来角度差が

20度と小さいことから，合成指向特性の最大値が所望波到来角度よりも負の角度側にず
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れている．その他，干渉波のキャンセル残差により，所要 C/Nに劣化が生じたと考えら

れる．
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5.4 室内実験

5.4.1 実験方法

提案手法の干渉除去特性を評価するため，試作装置を用いた室内実験を行った．実験

系統を図 5.14に示す．なお，D/Uが大きくなってもシンボル同期位置が一致している場

合，従来法では干渉波を抑圧することはできないので，ここでは，提案法のみの結果を示

す．伝送パラメータは計算機シミュレーションと同じである．また，試作装置はアレー

合成後の時間領域信号を出力し，通常の受信機と組み合わせて使用する構成とした．以

下，装置の入力信号（図 5.1の”INPUT”）を干渉除去前の信号，装置の出力信号（同図，

“OUTPUT”）を干渉除去後の信号と呼ぶ．干渉除去後の信号を一般の受信機に入力して

BER を測定した．試作装置では GI相関を利用してシンボル，クロックおよび周波数同

期を，また TMCC (Transmission and Multiplexing Configuration Control) 信号を復

調することによりフレーム同期再生を行った．

5.4.2 実験結果

図 5.15に干渉波の D/Uに対する所要 C/Nを計算機シミュレーションの結果と合わせ

て示す．ただし，干渉波の到来角度は 50度とした．試作装置の出力信号を接続する受信

機も含めた装置劣化が約 0.9 dB程度見られるが，両者の特性は概ね一致していることが

わかる．

図 5.16に干渉波とマルチパスが受信される環境における干渉除去特性を示す．ただし

干渉波の D/Uは 6 dB, 到来角度は 50度で，マルチパスの到来角度は –30度，遅延時間

は 110µsとした．両者の干渉除去特性はよく一致していることがわかる．
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5.5 野外実験

実際の電波伝搬環境における提案手法の干渉除去特性を評価するために，試作装置を用

いた野外実験を行った．所望波と干渉波の同期位置が必ずしも一致する電波環境ではない
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が，地上デジタル放送の受信不良が発生している地区において，2基の 14素子八木アン

テナを使用して電波を受信し，干渉除去前後のMER と受信可否によって評価を行った．

5.5.1 日立地区における干渉除去実験

実験方法

実験場所を図 5.17に示す．鹿島灘沿岸の一部の地区では基幹局である水戸局の放送波

が地形により遮蔽されるため，水戸局と SFNの関係にある日立局を受信している．とこ

ろが 2008年 10月に隣県の福島県で異なる番組を放送するいわき南局が試験電波発射を

開始したところ，日立局の 13 ch および 17 ch の受信に干渉による受信不良が発生した．

このため緊急措置としていわき南局は送信電力を 20W から 2W へ減力した．今回の実

験は，いわき南局が減力したにも関わらず水戸局，日立局ともに受信できない地点を選定

して．2009年 12月に行った．送受信点間距離，受信点における北を基準とする送信点の

方位，および所望局である日立局と水戸局，いわき南局との差を表 5.2に示す．受信アン

テナは所望局である日立局に向けて地上高 10mで水平方向に並べて設置した．アンテナ

の間隔は，物理的な制約のもとで，所望局と干渉局の位置関係から決まる空間相関係数が

小さくなるよう考慮し，0.8mとした．

なお本小節の実験は，野外で取得した波形データを用いた室内再現実験である．野外で
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表 5.2 送受信点の地理的関係（日立地区）

送信
受信

A B C

日立 距離 (km) 15.3 15.4 51.3

(所望局) 方位 (度) -1.9 -5.9 -0.9

水戸
距離 (km) 21.5 22.6 45.2

（SFN局）
方位 (度) -77.9 -74.3 -27.5

角度差 (度) -77.9 -29.5 74.3

いわき南
距離 (km) 72.7 72.5 107.9

（干渉局）
方位 (度) 13.2 12.4 8.7

角度差 (度) 15.1 18.3 9.6

は放送波をアンテナで受信し，周波数変換したベースバンド信号を A/D変換して記録し

た．その後，室内実験系統で，記録したディジタル信号を再生し，D/A変換および周波

数変換して試作装置に入力して実験，評価を行った．

実験結果

干渉除去前後のMERの測定結果を図 5.18に，受信可否を表 5.3に示す．なお，図 5.18

のMER 20dBの線は正受信となる目安の値である．それぞれの実験場所で 3 ∼ 12 dB程

度のMERの改善が得られ，一部受信不可であったチャンネルも干渉除去装置を用いるこ

とで受信可となった．

例として，測定地点 Aにおける 13chの干渉除去前後のコンスタレーションと遅延プロ

ファイルをそれぞれ図 5.19，5.20に示す．図 5.19の干渉除去前の受信信号には，干渉波

によるコンスタレーションの散らばり，遅延プロファイルのノイズフロアの上昇に加え，

日立局と SFNの関係にある水戸局からの放送波と考えられるマルチパス成分が見られる．

一方，図 5.20の干渉除去後の遅延プロファイルはノイズフロアが低いほかは図 5.19と類

似した波形であるが，コンスタレーションの散らばりは大幅に減少している．干渉除去前

後で遅延時間が GI長以内のマルチパス成分の大きさが異なっているのは，干渉を除去す
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表 5.3 受信チャンネルごとの干渉除去前後の信号の受信可否

場所 A B C

チャンネル 13ch 15ch 13ch 15ch 13ch 15ch

干渉除去前 (Br1) 4 © × × × ×

干渉除去前 (Br2) © × © × × ×

干渉除去後 © © © © © ©

© : 受信可，4 : 映像にブロックノイズあり，× : 受信不可

るために形成される合成指向特性が所望波到来方向とマルチパスの到来方向とで必ずしも

利得が同じにはならないためであり，時間領域のアレー合成で干渉波を抑圧し，マルチパ

スによる周波数特性の歪み成分はアレーを通過し周波数領域で等化されていると考えられ

る．図 5.21に測定地点 Aにおける 13chの場合の合成指向特性を示す．干渉波源である

いわき南局方向の到来角度についての利得が落ち込んでいることがわかり，このため干渉

波が抑圧されたものと考えられる．
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図 5.20 干渉除去後の信号のコンスタレーションおよび遅延プロファイル（測定地点 A 13 ch）

5.5.2 帯広地区における干渉除去実験

実験方法

実験場所を図 5.22に，送受信点の地理的関係を表 5.4に示す．帯広局からの電波を受

信する際にまれに受信不良が発生しており，調査とともに試作装置の評価実験を行った．

105



-20

-15

-10

-5

 0

 5

 10

-90 -60 -30  0  30  60  90

A
m

pl
itu

de
 (

dB
)

Direction of arrival (degrees)

Mito Hitachi Iwaki-Minami
(SFN) (Desired) (Interference)

図 5.21 合成指向特性（測定地点 A 13 ch）

Obihiro

Reception

Point

Asahikawa

図 5.22 野外実験を行った実験場所（帯広地区）

実験結果

干渉除去前後のMERを図 5.23に示す．事前の検討では，北西の方向にある，別の放

送エリアの基幹局である旭川からの電波が到来して，干渉妨害となっているのではないか

との予測があったため，受信アンテナの間隔は所望波と干渉波の到来角度差から決まる最

適値である 1.1mとして電波を受信した．しかし図 5.23に示す通り干渉除去装置による
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表 5.4 送受信点の地理的関係（帯広地区）

送信 受信

帯広 距離 (m) 12

(所望局) 方位 (度) 37.4

旭川
距離 (m) 119.1

(干渉局)
方位 (度) -24.0

角度差 (度) -61.4
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図 5.23 干渉除去前後のMER特性

改善はほとんど得られず，干渉除去装置の使用に関わらず受信不可であった．

図 5.24 に 13 ch の受信信号の遅延プロファイルを示す．これによると GI 長を越える

150 ∼ 300µsの長い遅延時間範囲においてマルチパス成分が見られ，これが受信不良の要

因と考えられた．そこで受信アンテナの間隔を 0.4mとし，再度評価を行ったところ，図

5.23に示す通り，1.1mの場合と比較して約 5.5 dBのMERの改善が得られ，受信可と

なった．
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図 5.25 到来角度に対する空間相関係数

考察

アンテナの設置間隔を 1.1mから 0.4mへと狭くすることで受信可否に関わるほどの干

渉除去効果が得られたことについて考える．

実験の対象チャンネルである 13 chについて，所望局方向にアレーのブロードサイドを

向けたときの到来角度に対する空間相関係数を図 5.25に示す．なお，空間相関係数は角
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図 5.26 GI越えマルチパス除去後の信号の遅延プロファイル

度に対して正負対称となるため，負の角度について示している．アンテナ間隔を 1.1mと

した場合，約–35度にグレーティングローブが現れ，–18度，および–60度の方向がヌル

となる．なお，1.1mという値は，当初同一チャネル干渉源と考えていた旭川局の方向が，

約–60度だったためである．

図 5.25の空間相関係数からわかる通り，一般にアダプティブアレーの受信アンテナの

間隔を広くすると到来角度方向の分解能が上がるため，所望波と干渉波の到来角度差が狭

い場合に有効であるが，空間相関係数が大きい値となる到来角度がある．一方，アンテナ

間隔を広くすると，より広範な到来角度範囲の空間相関係数が小さくなる．

図 5.24の受信信号の遅延プロファイルから非常に長い遅延時間範囲に渡って，受信特

性を劣化させる GI越えマルチパス波が到来していることがわかる．遅延時間が異なるマ

ルチパス成分が異なる反射点で反射して受信点に到来すると考えると，山岳反射による

GI越えマルチパス波の到来角度広がりも大きいと考えられる．よって，受信アンテナの

設置間隔を狭くすることにより，GI越えマルチパス波の到来方向に関する空間相関係数

が小さくなり，干渉除去効果がより得られたと考えられる．図 5.26に受信アンテナ間隔

が 1.1m，0.4m のそれぞれの場合の GI 越えマルチパス除去後の遅延プロファイルを示

す．(a)の受信アンテナ間隔が 1.1mの場合，図 5.24に示した受信信号の遅延プロファイ

ルに似た波形となっており，GI越えマルチパスが抑圧できていないことがわかる．一方，

(b) の受信アンテナ間隔が 0.4mの場合，GI長（126µs）を越える広い範囲の遅延時間に

ついてのマルチパス成分が抑圧されていることがわかる．
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5.6 むすび

本章では，地上デジタル放送の固定受信環境における干渉除去のためのアダプティブア

レーを検討した．時間領域における Pre -FFT型アレーと周波数領域における Post -FFT

型 1タップのチャネル等化器を併用し，チャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信

号として，アレーの合成係数を制御する手法を提案した．また計算機シミュレーションお

よび野外実験結果により，劣悪な受信環境においても効果的に干渉を抑圧できることを示

した．
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第 6章

Post - FFT型アダプティブアレーの
マルチパス環境における干渉除去特
性改善

本章では，第 3章で提案したMFN放送波中継局用の Post -FFT型アダプティブアレー

について，特に低 D/Uマルチパス環境における干渉除去特性の改善を図る．低 D/Uマ

ルチパス環境では，サブキャリヤによっては所望波成分が大きく減衰するため，判定指向

型アルゴリズムを用いると適切に重み係数を最適解へと導くことができず，特性劣化が生

じていた．そこで本章では，重み係数の逆数をサブキャリヤ方向に並べた信号列が低周波

成分しか持たないという特徴に着目し，重み係数を逆数の領域でフィルタ処理を施すと

ともに，最尤シンボル判定において逆数補間を行う，というものである．計算機シミュ

レーションの結果から，第 3章で提案した Post -FFT型アダプティブアレーと比較して

低 D/Uマルチパス環境における干渉除去特性を大幅に改善できることを示す．

6.1 本章の目的

地上デジタル放送は 2003 年 12 月に東京，名古屋，大阪の三大都市圏で放送が開始さ

れて以降，2011 年 7 月の完全デジタル化に向けた取り組みが進められてきた．多くの

送信所が設置されるにともない，電波の異常伝搬などにより予想もしないような遠方か

ら，所望波と同じチャンネルで所望波とは異なる番組を放送している電波が到来して，同

一チャネルの干渉妨害を引き起こす可能性がある．この対策として，筆者らはこれまで

Post -FFT型アダプティブアレーを応用した放送波中継局用干渉除去装置や，家庭で用い

111



D/U

Desired Interference

Desired

Interferece

(a) マルチパスなし

D/U

Desired Interference

Desired

Interferece

Average power
 of desired

(b) マルチパスあり

図 6.1 マルチパスの有無と同一チャネル干渉の例

るために，より簡易な構成である Pre -FFT型のアダプティブアレーを応用した干渉除去

装置の開発を行ってきた．Post -FFT型アダプティブアレーは，Pre -FFT型と比較する

と，特に干渉波の到来角度広がりが大きい場合に干渉除去特性が良好であるが，SFN環

境など低 D/Uのマルチパスに対する耐性に問題があった．本章では，重み係数の逆数を

利用した係数最適化手法を提案する．計算機シミュレーションの結果より，劣悪な受信環

境においても効果的に干渉を抑圧できることを示す．

6.2 Post -FFT型アダプティブアレー

6.2.1 同一チャネル干渉環境におけるマルチパスの影響

Post -FFT型アダプティブアレーを用いた同一チャネル干渉除去においてマルチパスが

与える影響について考える．図 6.1は同一チャネル干渉環境におけるマルチパスの影響を

スペクトルの観点から示した図である．(a)のマルチパスがない場合は，所望波と干渉波

の受信電力比である干渉 D/Uが正であれば，全てのサブキャリヤにおいて，所望波電力

が干渉波電力を上回る．これに対して，所望波の遅延波であるマルチパスが受信される場

合，所望波は帯域内でリップルが生じ，特に所望波とマルチパスの受信電力比であるマル

チパス D/Uが小さいほどそのリップルは深くなる．図 6.1 (b)のように低 D/Uのマルチ

パスが受信される場合，干渉 D/Uが帯域全体で正であったとしても，所望波とマルチパ

ス波の位相が逆相となる一部のサブキャリヤでは，所望波成分が減衰するため干渉 D/U

はより小さく，場合によっては負となる．よって干渉除去の観点においてより厳しい条件

となるだけでなく，判定指向型重み制御アルゴリズムを適用する際に，所望波と干渉波を
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図 6.2 マルチパスがない場合の重み係数

区別することが困難となる．

Pre -FFT 型の場合は帯域全体で重み係数の制御を行うので，この低 D/U マルチパス

に対する耐性を有するのに対して，Post -FFT型の場合，サブキャリヤごとに重み係数制

御を行うので，所望波成分が減衰するサブキャリヤの重み係数が最適値へ収束せず，干渉

除去特性に劣化が生じてしまう．

6.2.2 マルチパス，同一チャネル干渉受信環境における最適重み係数

そこで，マルチパスの有無が重み係数に与える影響を確認するため，参照信号を既知と

して最適重み係数を求めた．干渉波の他，マルチパスの有無それぞれの場合の最適重み係

数を図 6.2および 6.3に示す．なお，(a)に重み係数をサブキャリヤ方向に並べた周波数

領域表現を，(b)にはこれを IFFTにより変換した時間領域表現を示している．

図 6.2のマルチパスがない場合の重み係数は周波数方向についてフラットである．この

場合 Post -FFT型と Pre -FFT型アダプティブアレーは等価となる．これに対して図 6.3

のマルチパスありの場合の重み係数は周波数方向にリップルがあり，サブキャリヤごとに

異なる合成指向特性を形成することがわかる．また (b)の時間領域表現を見ると，マルチ

パスの遅延時間に相当する時間を先頭に巡回する成分が見られる．

一般に，Post -FFT型アダプティブアレーにおける重み係数は干渉除去とマルチパスに

よる周波数特性歪みの補正を行うものである．よって図 6.3 の周波数領域表現における

リップルは周波数特性歪みの補正を表していると考えられる．また，周波数特性歪みの補

正は受信信号を周波数特性で除算することに相当する．そこで，図 6.3に示したマルチパ
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図 6.3 マルチパスがある場合の重み係数

-1

 0

 1

 2

 3

 4

 0  20  40  60  80  100

A
m

pl
itu

de
 (

dB
)

Carrier

Frequency domain representation Real
Imaginary

(a) 周波数領域表現

-80

-60

-40

-20

 0

 20

-400 -200  0  200  400

A
m

pl
itu

de
 (

dB
)

Time (µs)

Time domain representation

(b) 時間領域表現

図 6.4 マルチパスがある場合の重み係数の逆数

スありの場合の重み係数の逆数を取り，同様に周波数領域および時間領域で表現したもの

を図 6.4に示す．図 6.3と図 6.4を比較すると，重み係数は逆数を取ることにより，周波

数方向に並べた信号が平滑化されると考えられる．

6.3 低 D/Uマルチパス耐性改善手法

以上のことから，Post -FFT型アダプティブアレーにおける低 D/Uマルチパス耐性改

善手法として図 6.5に示す，重み係数に対する逆数フィルタおよび逆数補間を用いた参照

信号の候補値算出を行う係数最適化アルゴリズムを提案する．

114



FFT

Reference

MMSE

MMSE

Reciprocal
Filter

Reciprocal
Interpolation

w w

Reciprocal
Filter

w w

図 6.5 提案する重み係数制御アルゴリズム

6.3.1 重み係数に対する逆数フィルタ

時刻 n，サブキャリヤ番号 k，ブランチ番号 l における重み係数を wk,l(n)とし，それ

ぞれの逆数からなるブランチ番号 lに関するベクトルを vl(n)とする．

vl(n)=

[
1

w0,l(n)
,

1

w1,l(n)
, . . . ,

1

wK−1,l(n)

]T
(6.1)

ここで，T は転置を，K は全サブキャリヤ数を示す．逆数を取ることにより平滑化された

ベクトル vl(n)に対して，LPF（Low Pass Filter）処理を施す．

ṽl(n) = LPF [vl(n)] (6.2)

これにより，最適値に収束していないサブキャリヤについての重み係数による不要な成分

を除去する．さらに，再度逆数を取ることで重み係数を求め直す．以上を図で示すと，図

6.6のようになる．

ŵk,l(n) =
1

ṽk,l(n)
(6.3)
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以上のような逆数フィルタ処理後の重み係数 ŵk,l を用いて受信信号および参照信号に基

づいて最適化を行う．
w(n+ 1) = ŵ(n) + µx(n)e∗(n) (6.4)

ここで e(n)は誤差信号を示す．

なお，重み係数における周波数特性歪み補正のための成分は，重み係数の逆数の時間領

域表現におけるマルチパスの遅延時間と一致することから，LPFの周波数特性としては，

図 6.7に示すように，通過帯域端が正規化周波数で GI比と同じである周波数特性とした．
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6.3.2 逆数補間を用いた参照信号の候補値算出

第 3 章では，図 3.7 に示した合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定を提案した．

これは参照信号としてシンボル判定値を生成する際に，当該サブキャリヤおよび隣接する

サブキャリヤの合わせて 3サブキャリヤについての重み係数を用いてアレー合成を行い，

これらのシンボル判定値のうちMERが最大であるものを選択するという方式である．第

3章では隣接するサブキャリヤにおける重み係数をそのまま用いて重み合成を行うように

したが，これに逆数領域における補間を適用する．重み係数を逆数領域において補間する

と以下のようになる．

w̃l,k =
2

1

ŵl,k−1
+

1

ŵl,k+1

=
2 ŵl,k−1 · ŵl,k+1

ŵl,k−1 + ŵl,k+1
(6.5)

これを用いると，最尤シンボル判定アルゴリズムは以下のように修正される．

合成 : 当該サブキャリヤおよびこれに隣接するサブキャリヤを逆数補間した重みを用い

て，アレー合成信号を生成する．

ŷk,0 = ŵH
k xk (6.6)
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図 6.9 計算機シミュレーション系統

ŷk,1 = w̃H
k xk (6.7)

比較 : この二つのアレー合成信号 ŷk,i のそれぞれに対して次式のシンボル判定を行い，判

定値 d̂k,i を生成する．
d̂k,i = dec(ŷk,i) (6.8)

さらに次式によりそれぞれのアレー合成信号についてMERRk,i を算出する．

Rk,i =

∣∣∣d̂k,i∣∣∣2∣∣∣d̂k,i − ŷk,i

∣∣∣2 (6.9)

選択 : Rk,i を確からしさとし，これが最大となる i を j として，d̂k,j をシンボル判定値

dk とする．
dk = d̂k,j , j = argmax

i
Rk,i (6.10)

6.4 計算機シミュレーション

提案する Post -FFT 型アダプティブアレーの干渉除去特性を評価するため計算機シ

ミュレーションを行った．シミュレーションの系統を図 6.9に，諸元を表 6.1に示す．受
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表 6.1 計算機シミュレーション諸元

ISDB -Tモード 3

FFTポイント数 N 8192

サブキャリヤ数 K 5617

有効シンボル長 1008µs

GI比 1/8

GI長 126µs

キャリヤ変調 64QAM

符号化率 3 / 4

信アンテナは，アレーのブロードサイドが所望波到来方向と一致するように半波長間隔で

配置するものとし，アレー素子数は 2とした．式 (6.4)におけるステップサイズ µは 0.2

とした．また本章における提案手法である逆数フィルタおよび逆数補間を用いる場合を

提案法，ともに用いない場合を従来法とし，内符号復号後の BERにより評価を行う．ま

た，外符号復号後に擬似エラーフリーが得られる内符号復号後の BER（2 × 10−4）を所

要 BERとし，このときの C/Nを所要 C/Nと呼ぶ．

6.4.1 BER特性

AWGN環境

加法性ガウス雑音（AWGN）環境における BER特性を図 6.10に示す．なお，図では

受信アンテナ数を 1としアダプティブアレーを用いない場合（以下，1ブランチと呼ぶ）

も合わせて示している（”w/o array (1branch)“と表記）．1ブランチの場合と比較すると

所要 C/N は約 3 dB 改善しており，アレーの持つ自由度により合成利得が得られている

ことがわかる．従来法と提案法に有意な差は認められなかった．

同一チャネル干渉環境

同一チャネル干渉環境における BER 特性を図 6.11 に示す．ただし干渉波の D/U は

6 dB，到来角度は 50度とした．1ブランチの場合は所要 BERを得ることができないが，

アダプティブアレーを用いることで干渉波が抑圧されている．所要 C/Nは，比較のため

図中に示した AWGN環境における 1ブランチの場合のそれよりも約 2 dB低い．これは，

所望波と干渉波の到来角度によって決まる空間相関係数が約 0.36と低い値となる受信環

境であるため，干渉除去効果とともに合成利得も得られたと考えられる．また，従来法と
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図 6.10 AWGN環境における受信信号の C/Nに対する BER特性
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図 6.11 同一チャネル干渉環境における受信信号の C/Nに対する BER特性

提案法に有意な差は認められなかった．
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図 6.12 マルチパス環境における受信信号の C/Nに対する BER特性

マルチパス環境

マルチパス環境における BER 特性を図 6.12 に示す．ただしマルチパスの D/U は

10 dB，遅延時間 10µs，到来角度 20 度とした．マルチパスによる周波数特性歪みによ

り，AWGN環境と比較すると所要 C/Nは 0.8 dB程度劣化している．一方で 1ブランチ

の場合との比較では約 3.5 dB の改善が得られている．AWGN 環境よりも改善量が大き

いのは，ブランチ間でマルチパスの位相が異なっていることによると考えられる．

マルチパス，同一チャネル干渉環境

マルチパスおよび同一チャネル干渉が受信される環境における BER 特性を図 6.13 に

示す．条件は干渉波の D/Uが 6 dB，到来角度 50度，マルチパスの D/Uが 10 dB, 遅延

時間が 10µs，到来角度が 20 度である．前述の同一チャネル干渉環境と同様の傾向にあ

り，従来法と提案法に有意な差は見られない．

ここまでの評価では，従来法と提案法に有意な差は見られなかった．マルチパスのD/U

が比較的大きく，遅延時間が短い場合には，従来法でも干渉除去効果や，2ブランチのダ

イバーシティ合成による効果が得られており，また提案法において逆数フィルタ処理や逆

数補間を導入したことによる特性劣化はないと考えられる．
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図 6.13 マルチパス，同一チャネル干渉環境における受信信号の C/Nに対する BER特性

低 D/Uマルチパス，同一チャネル干渉環境

次に，本章における課題である低 D/Uマルチパスおよび同一チャネル干渉環境におけ

る BER特性を図 6.14に示す．ここでは SFNを構築している二つの送信局からの電波が

等電力で到来するサービスエリアにおいて，さらに異なる送信局からの干渉波も受信され

ることを想定し，干渉波の D/Uが 6 dB，到来角度 50度，マルチパスの D/Uが 0 dB, 遅

延時間が 120µs，到来角度が 20度とした．従来法では，重み係数が最適値へと収束せず

に，C/Nが高い条件でも所要の BERは得られなかった．一方，提案法ではマルチパスに

より所要 C/Nは劣化するものの，劣悪な受信環境においても干渉波が抑圧されているこ

とがわかる．

6.4.2 マルチパス環境における干渉除去特性

マルチパスの D/Uに対する BER特性

図 6.15 にマルチパスの D/U に対する BER 特性を示す．ただし干渉波の D/U が

6 dB，到来角度は 50度，マルチパスの遅延時間は 120µs，到来角度は 20度，受信 C/N

は 30 dB とした．従来法ではマルチパスの D/U が 6 dB よりも小さくなると BERが急

激に劣化しているのに対し，提案法ではマルチパスの D/Uが 0 dBの場合でも所要 BER

が得られている．
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図 6.15 マルチパスの D/Uに対する BER特性

マルチパスの遅延時間に対する BER特性

図 6.16 はマルチパスの遅延時間に対する BER 特性を示している．ただし干渉波の

D/U が 6 dB，到来角度は 50 度，マルチパスの D/U は 0 dB，到来角度は 20 度，受信
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図 6.16 マルチパスの遅延時間に対する BER特性

C/N は 30 dB とした．従来法ではマルチパスの遅延時間が 30µs 以上のときに BER が

急激に劣化している．これに対し，提案法ではマルチパスの遅延時間が GI 長（126µs）

までは所要 BERが得られている．遅延時間が GI長を越えると，特性が劣化しているが，

これは GI越えマルチパス波が実質的に干渉波となり，干渉波と GI越えマルチパス波の

計 2 波の干渉波に対して受信アンテナ数は 2 であるためアレーの自由度が足りなくなる

ため，と考えられる．

6.5 むすび

地上デジタル放送用 Post -FFT 型アダプティブアレーの重み係数制御において，係数

の逆数を利用した係数最適化アルゴリズムを提案した．提案法は，従来法である最尤シ

ンボル判定指向型最適化の繰り返し演算に，係数の逆数の領域における LPF処理を組み

込むことで，特に低 D/Uのマルチパスにより所望波成分が減衰しているサブキャリヤに

ついての係数を最適値へと導くものである．計算機シミュレーションの結果より，特に

SFNを構成している場合など，低 D/U マルチパス環境における干渉除去特性を改善でき

ることを示した．
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第 7章

結論

本論文では，アレー信号処理を地上デジタル放送の放送波受信に適用する際の諸課題を

克服する手法として，MFNおよび SFN放送波中継局用の干渉除去アルゴリズム，一般

家庭での受信用としてチャネル歪みを含む再変調時間領域信号を参照信号とするMMSE

アダプティブアレー，Post -FFT型アダプティブアレーの低 D/Uマルチパス耐性改善ア

ルゴリズムを提案した．本論文を俯瞰すると，第 1章は序論であり，本論文の研究対象お

よび全体としての目的を述べた．

第 2章では，本論文の土台となる基礎理論を概説し，従来研究されてきた ISDB -T用

の適応等化器およびアダプティブアレーに関して述べた．2.1.1節では，地上デジタル放

送の放送方式である OFDMについて概要を示した．2.1.2節では ISDB -T方式に固有の

伝送パラメータやその特徴を示した．2.1.3節では放送のネットワークを構築する手段の

一つである放送波中継局について述べた．さらに，第 2.2節はアレー信号処理の基礎理論

と従来手法を概説した．

第 3章以降は本論文の提案手法である．まず第 3章では，MFN中継局で用いることを

想定した周波数領域処理型のアダプティブアレーを提案した．従来の ISDB -T用アダプ

ティブアレーは受信条件によっては干渉を除去することができないため，24時間，365日

安定に動作することが求められる送信側の装置として用いるには十分ではなかった．本提

案は受信側でも既知であるパイロット信号だけでなく，データキャリヤのシンボル判定値

をも参照信号として用いることにより，パイロット信号の受信タイミングが一致する条件

においても干渉を除去することができる．さらにシンボル判定誤りの影響を軽減するため

に，合成 –比較 –選択に基づく最尤シンボル判定を用いた．これにより重み係数を最適化

へと導くことができる．

第 4章は，SFN中継局で用いることを想定した時間領域処理型のアダプティブアレー
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と送受アンテナ間回り込みをキャンセルする FBFとを縦続接続した干渉キャンセラを提

案した．これにより同一チャネル干渉環境にある中継局においても SFN放送波中継が可

能となり，周波数の有効利用を図ることができる．

第 5章においては，家庭で用いることを想定した Pre -FFT型のアダプティブアレーを

提案した．これは簡易な信号処理および適応制御を採用することで，低計算量でありなが

ら，劣悪な受信環境においても所要の誤り率を得ることができる干渉除去手法を提供する

ものである．

提案法の最後として，第 6章では，第 3章で提案した Post -FFT型アダプティブアレー

を基に，特に SFNを構築している場合のような低 D/Uマルチパス環境における耐性を

高める手法を提案した．提案手法は必要な計算量は多くなるものの，サービスエリアにお

けるアダプティブアレーの適用範囲を大きく広げるものである．

結局のところ本論文において，主に以下の問題に解決を与えたと言える．

• MFN放送波中継局における同一チャネル干渉除去

• SFN放送波中継局における同一チャネル干渉と回り込みの除去

• 家庭向けに低コストで実現できる同一チャネル干渉除去

• 劣悪な受信環境における同一チャネル干渉除去

これらは，放送法第 15条に定められている地上デジタル放送をあまねく日本全国におい

て受信できるように，という日本放送協会に課せられた目的を達成するという動機から行

われた．これにより，同一チャネル干渉環境にあるMFN，SFN中継局における放送波中

継が可能となり，放送のネットワークを構築する際のコストを削減することができる．一

方，受信側においても計算量が異なる二つの干渉除去手法を提案した．一方は低コストで

実現できる Pre -FFT型であり，他方は劣悪な受信環境に対する耐性を有し，干渉除去特

性も良好な Post -FFT 型である．それぞれの具体的な手法は異なるものの，目的として

はアレー信号処理により同一チャネル干渉を除去するというものであり，計算機シミュ

レーションや試作装置を用いて実施した野外実験の結果から，その有効性を示すことがで

きた．同一チャネル干渉問題に対して，放送事業者が行う送信側の対策として，また一般

の放送受信者が行う受信側の対策として用いることができる．

特に，第 3章における提案手法は放送機器メーカにより製品化され，NHKだけでなく

民間放送事業者の放送設備にも導入された．本論文執筆時点においても日本の各地で動作

し，放送の安定送出に寄与している．

2011 年 3 月 11 日に発生した東日本大震災は，放送による情報伝達の重要性が改めて
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見直される契機となった．その後，2012 年 3 月に被災 3 県においてアナログ放送が終

了となり，日本の放送は完全デジタル化となった．一方で，地上デジタル放送には UHF

53∼62 ch を 52 ch以下に移す再編リパックと呼ばれる業務が行われている．これととも

に暫定的な措置として実施されている衛星セーフティーネットの終了に向けた難視聴解消

のための中継局の設置と，受信環境改善のための周波数変更（改善リパック）が行われて

いる．

近年のモバイルブロードバンドに対する需要の高まりなど，通信事業の有効性が広く認

められているものの，ニュースやスポーツ中継など，同時，同報性という放送の持つ優位

性は今後も揺るがないであろう．また東日本大震災を契機とし，災害発生時の情報を得る

手段として放送が担う役割が改めて見直されている．本研究が未来の放送の礎となること

を願って，筆を置くこととする．
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