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あらまし サイクリックプレフィックス (CP)を用いたブロック伝送では，CPの付加及び除去を含めた通信路
が巡回行列で記述されるが，ガード時間 (GI) を超える遅延波が存在する場合などには巡回行列の一部の成分が
欠落した行列（不完全巡回行列）による信号ひずみが観測される．本論文では，CP を用いたブロック伝送方式，
特にシングルキャリヤのブロック伝送 (SC-CP) 方式を対象に，不完全巡回行列による信号ひずみを少ない要求
演算量で補償する手法を提案する．提案方式では，新たに導出したMMSE (Minimum Mean-Square-Error)基
準離散周波数領域等化器重みとその等化器出力信号の信頼度の違いを利用した擬似逆行列による等化器によって，
不完全巡回行列による信号ひずみを巡回行列による信号ひずみに変換することで，従来からの離散周波数領域等
化器を利用可能にする．計算機シミュレーションにより提案方式の特性を評価し，離散周波数領域等化器のみを
用いる手法と比べて大幅な特性改善が得られ，要求演算量の大きい線形 MMSE等化器よりも良好な特性が得ら
れることを明らかにする．
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1. ま え が き

サイクリックプレフィックス (CP) [1] を利用した

ブロック伝送方式が注目されている [2]～[4]．OFDM

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing)に代

表されるマルチキャリヤ変調方式 [5], [6]や，従来から

のシングルキャリヤ変調信号に CPを付加して伝送す

る (Single Carrier Block Transmission with Cyclic

Prefix，SC-CP)方式 [7]～[9]は本質的にブロック伝送

方式であり，ブロック間のガード時間 (Guard Interval，

GI)に CPを挿入して伝送する．到来波が GI 内にの

み存在する場合，送信側で CPを付加し受信側でこれ

を除去することで通信路の影響が線形畳込みから巡回

畳込みへと変化する [2]．時間領域での巡回畳込みは離

散周波数領域での乗算に相当するため [10]，CPを除去

した受信信号に対して高速フーリエ変換 (Fast Fourier

Transform，FFT)を利用した離散周波数領域等化（一
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般に “周波数領域等化”とも呼ばれているが [4]，これ

は離散フーリエ変換を用いた離散周波数領域での手法

であり，従来の連続時間系の周波数領域等化と区別する

ために，本論文では “離散周波数領域等化”と呼ぶ）を

施すことで，周波数選択性フェージング通信路による信

号ひずみを効率的かつ効果的に補償することができる．

ベクトル・行列表現を用いて送受信信号の関係を記

述すると CP の付加及び除去を含めた通信路は巡回

行列 [11] で記述されるが，GI を超える遅延波が存在

する場合などには巡回行列のある一部の成分が欠落し

た行列による信号ひずみが観測される．本論文ではそ

のような行列を不完全巡回行列と呼ぶこととし，CP

を用いたブロック伝送方式，特に SC-CP方式を対象

に，不完全巡回行列による信号ひずみを要求演算量の

少ない離散周波数領域等化器を用いて補償する手法

を提案する．不完全巡回行列によってひずみを受けた

信号は，巡回行列によるひずみを受けた信号と疎行列

によるひずみを受けた信号の差で表現される．提案方

式では，まず，新たに導出されたMMSE (Minimum

Mean-Square-Error)基準離散周波数領域等化器とそ

の出力信号の信頼度の違いを利用した擬似逆行列 [12]
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による等化器によって，疎行列によるひずみを受けた

信号のレプリカを生成する．次に，このレプリカ信号

を受信信号に加算することで，不完全巡回行列による

信号ひずみを巡回行列による信号ひずみに変換するこ

とができる．最後に，従来からの離散周波数領域等化

器を利用して，レプリカ信号加算後の信号を等化する．

本論文では，不完全巡回行列による信号ひずみの例と

して，ガード外遅延波対策 [13]とバースト雑音キャン

セラ [14]を取り上げ，提案方式を適用するための具体

的な手法を示す．ガード外遅延波対策としては，時間

領域等化器の利用 [15]やアンテナアレー [16]，トーン

ごと等化 [17]～[19]，オーバラップ離散周波数領域等

化 [20]～[22] など様々なものがこれまでに提案されて

いるが，提案方式はこれらに比べて要求演算量やシス

テムの複雑さが小さいという利点がある．文献 [23]で

は提案方式に類似した手法が提案されているが，離散

周波数領域等化器出力の信頼度が一様の場合にのみ有

効な手法である．ガード外遅延波による信号ひずみは

時間軸での局所的な干渉とみなすことができるため，

文献 [23]の手法は各情報信号がそのブロック内の時間

軸方向に十分分散された形で伝送される場合に直接的

な適用が可能である．情報信号に逆離散フーリエ変換

を施すことで得られるマルチキャリヤ信号は，この性

質をもつため文献 [23]の手法が適用できる．また，シ

ングルキャリヤ伝送であっても，インタリーバ及び誤

り訂正符号を適用することで文献 [23]の手法を利用す

ることが提案されている [26]～[28]．これらに対して，

提案方式ではシングルキャリヤ伝送の場合，離散周波

数領域等化器出力の信頼度に偏りが存在することを積

極的に利用した方式となっている．また，バースト雑

音には，これまで主に誤り訂正符号とインタリーバに

よる対策が用いられてきたが，提案方式は CPを用い

たブロック伝送の周波数選択性フェージング耐性を積

極的に利用した等化処理レベルでのバースト雑音対策

法といえる．計算機シミュレーションにより提案方式

の特性を評価し，離散周波数領域等化器のみを用いる

手法と比べて大幅な特性改善が得られ，要求演算量の

大きい線形 MMSE等化器よりも良好な特性が得られ

ることがあることを明らかにする．

2. サイクリックプレフィックスを用いたブ
ロック伝送

時刻 nにおけるM × 1の情報信号ブロック s(n) =

[s0(n), . . . , sM−1(n)]T （(·)T は転置）にK シンボル

長の GIとして CPが付加され，(M + K)× 1の送信

信号ブロック s′(n)が生成される．

s′(n) = Tcps(n) (1)

ここでTcp は (M + K)×M の GI付加行列であり，

Tcp =

[
0K×(M−K) IK

IM

]
(2)

で定義される．ただし，0M×K はM ×K の零行列を

表し，IM はM × M の単位行列を表す．

通信路のインパルス応答（次数 L）を {h0, h1, . . . ,

hL} とし，受信ブロックに付加される (M + K) × 1

の雑音ベクトルを n
′
(n)とする．ただし，n

′
(n)の各

成分は平均 0，分散 σ2
n の白色雑音であるとする．GI

除去前の受信信号ブロック r′(n)は

r′(n) = H0s
′(n) + H1s

′(n − 1) + n′(n) (3)

で与えられる．ここでH0 及びH1 は

H0 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h0 0
...

. . .

hL

. . .

. . .
. . .

0 hL . . . h0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(4)

H1 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

hL . . . h1

. . .
...

hL

0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(5)

で定義される (M + K) × (M + K)の行列である．

受信機において，M × (M + K)の GI除去行列

Rcp =
[
0M×K IM×M

]
(6)

により r′(n)から CP が除去されM × 1 の受信信号

ブロック

r(n) = RcpH0Tcps(n)

+ RcpH1Tcps(n − 1) + n(n) (7)

を得る．ただし，n(n) = Rcpn
′(n) である．ここで

K ≥ L のとき，RcpH1Tcp = 0M×M となり，受信

信号ブロックは
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r(n)= Cs(n) + n(n) (8)

と書ける．ただし

C =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h0 hL . . . h1

...
. . .

. . .
...

...
. . . hL

hL

. . .

. . .
. . .

0 hL . . . . . . h0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(9)

である．CはM ×M の巡回行列であり，巡回行列は

離散フーリエ変換行列D（サイズがM ×M で，(i, j)

成分は 1√
M

e−j
2π(i−1)(j−1)

M ）によって対角化されるた

め [24]，この受信信号は FFT を用いた離散周波数領

域等化器によって効率的かつ効果的に等化することが

可能である．

3. 不完全巡回行列による信号ひずみの補償

本来，CPを用いたブロック伝送では通信路行列が

式 (9) のような巡回行列になっている必要があるが，

何らかの理由でその 1箇所の隣接する成分が欠損した

行列によってひずみを受けた受信信号が得られること

がある．そのような行列を不完全巡回行列と呼ぶこと

とし，欠損している成分のみからなるM ×M の疎行

列をC
′
と定義する．このとき受信信号ブロックは

rimp(n) = Cs(n) − C
′
s(n) + n(n) (10)

と書ける．

行列C − C
′
に対するMMSE基準線形等化行列

F

= (C−C
′
)H

{
(C−C

′
)(C−C

′
)H+

σ2
n

σ2
s

IM

}−1

,

(11)

を受信信号に乗算することでひずみを補償すること

が可能である．ここで，σ2
s は送信信号の分散であり，

(·)H はエルミート転置を表す．しかしながら，M ×M

行列の逆行列を求めることやその乗算は離散周波数

領域等化器に比べて多くの演算を必要とする．実際，

式 (11) の行列を計算するためには，M × M の逆行

列及び行列の乗算を計算する必要があり，逆行列の演

算の際にエルミート構造をもつこと，及び行列の乗算

に Strassen の方法 [24] を利用したとしても，それぞ

れO(M2)と O(M2.807)の計算量（乗算回数）が必要

となる．また，式 (11)を用いた等化処理は行列 Fの

乗算によって行われるため，これには O(M2)の計算

量が必要となる．CP を用いたブロック伝送を採用す

る最も大きな動機がその計算効率の高い離散周波数領

域等化にあることを考慮するとこのことは望ましくな

い．そこで，本論文では離散周波数領域等化器を利用

した次の三つのステップによる等化法を提案する．

3. 1 MMSE基準による離散周波数領域等化

最初のステップでは C
′
を考慮した MMSE 基準

の離散周波数領域等化器の重みを導出する．Γ =

diag[γ0, . . . , γM−1]を離散周波数領域等化器の対角行

列とすると等化器出力信号は

sfde(n) = DHΓDrimp(n) (12)

と書ける．これよりコスト関数を

J = E
[
{s(n) − sfde(n)}H{s(n) − sfde(n)}

]
(13)

と定義し，∂J/∂γ∗
m = 0（(·)∗は複素共役）を解くこと

でm番目のMMSE基準重みを求めることができる．

3. 2 式 (10)右辺第 2項のレプリカ生成

このステップでは sfde(n)を用いて式 (10)右辺第 2

項のレプリカ信号を生成することを考える．最も単純

な方法としては sfde(n)そのもの，若しくはその硬判

定値 〈sfde(n)〉を直接利用して，C
′
sfde(n) あるいは

C
′〈sfde(n)〉 をレプリカ信号とすることが考えられ，
文献 [23] で提案されている手法はこれに該当するが，

シングルキャリヤブロック伝送に直接的に（誤り訂正

符号などを利用せず）適用した場合にはこの方法では

良好な特性が得られない．このことは次のように理解

することができる．C
′
はある 1箇所の隣接する成分の

みが非零である疎行列と定義されているが，非零成分

のある列の数が i番目の列から P 列とするとレプリカ

信号の生成のためにはこれに対応する信号 ssub(n) =

[si(n), . . . , si+P−1(n)]T の推定値のみが必要となる

（C
′
s(n) = C

′
[01×i ssubT (n) 01×(M−i−P )]

T である

ため）．一方，ssub(n) は通信路行列の欠損のために，

s(n) 中の他の信号成分に比べて受信信号に含まれる

信号電力が少なく，等化器出力における信頼性が低く

なっている．つまり離散周波数領域等化器出力をその

まま使用することは，離散周波数領域等化器出力の中

でも特に信頼度の低い信号だけを用いて式 (10) の右

辺第 2項のレプリカ信号を生成することになり，これ
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が良好な特性の得られない理由である．

本論文では等化器出力の信頼度の高い成分を用いて

レプリカ信号を生成するために次のような関係式を利

用する．

(C− C
′
)s(n) −C

⎛
⎜⎝s(n) −

⎡
⎢⎣

0i×1

ssub(n)

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦

⎞
⎟⎠

= C

⎡
⎢⎣

0i×1

ssub(n)

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦ − C

′
s(n)

= (C −C
′
)

⎡
⎢⎣

0i×1

ssub(n)

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦ (14)

式 (14) の左辺第 1 項，すなわち (C − C
′
)s(n)，

の代わりに受信信号ブロック rimp(n) を，第 2 項

C(s(n) − [01×i ssubT (n) 01×(M−i−P )]
T ) の信号成

分 s(n) 及び ssub(n) に等化器出力 sfde(n)（または

〈sfde(n)〉）を代入し，式 (14) を解く（若しくは，最

小二乗の意味で解く）ことでレプリカ信号の生成に必

要な ssub(n)の推定値 ŝsub(n)を得ることができる．

3. 3 従来の離散周波数領域等化器による等化

最終ステップでは受信信号ブロック rimp(n)にレプ

リカ信号を加算することで式 (8)と同等の受信信号ブ

ロックを得る．加算後の受信信号ブロックは

r̄(n) = rimp(n) + C
′

⎡
⎢⎣

0i×1

ŝsub(n)

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦ (15)

≈ Cs(n) + n(n) (16)

となり，ŝsub(n) = ssub(n) のとき ≈ は等号とな
る．提案方式では r̄(n) に対して従来からの離散周

波数領域等化器を適用することで s(n) の推定値

を得る．すなわち，r̄(n) に DHΓcnvD を左から乗

算することで s(n) の推定値が得られる．ここで，

Γcnv = diag[γcnv
0 , . . . , γcnv

M−1] であり，通信路の周波

数応答を

⎡
⎢⎢⎣

λ0

...

λM−1

⎤
⎥⎥⎦ = D

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h0

...

hL

0(M−L−1)×1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (17)

とすると，MMSE 基準を用いた場合 γcnv
m =

λ∗
m/(|λm|2 + σ2

n/σ2
s)である．

4. 提案方式の適用例

ここでは，不完全巡回行列による信号ひずみの例を

二つ示し，それぞれに対して 3. の提案方式を適用す

る方法を具体的に記述する．

4. 1 適用例 1：ガード外遅延波による干渉信号の

抑圧

GI を超える遅延波が存在する環境では受信信号ブ

ロックは式 (7) の右辺第 2 項（ブロック間干渉成分）

が 0M×1 とならず，式 (8)のような受信信号ブロック

は得られない．よって，受信信号ブロックは

rbgi(n) = RcpH0Tcps(n)

+ RcpH1Tcps(n − 1) + n(n) (18)

となる．

一般にブロック伝送では等化及び検出がブロックご

とに行われるため，n番目のブロックの等化の際には

n− 1番目のブロックの検出結果 s̃(n− 1)が s(n− 1)

の推定値として利用できると考えられる．これより，

ブロック間干渉成分を差し引くと

rbgi
imp(n) = rbgi(n) − RcpH1Tcps̃(n − 1) (19)

となる．ここで，s̃(n − 1) = s(n − 1) と仮定し，ブ

ロック間干渉が完全に除去されているとすると

rbgi
imp(n) = RcpH0Tcps(n) + n(n) (20)

= Cs(n) − Cbgis(n) + n(n) (21)

となる．ただし，Cbgi は

Cbgi =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣0M×(M−L)

hL . . . hK+1

. . .
...

hL

0M×K

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(22)

で定義されるM × M の疎行列である．式 (21)は式

(10)と同じ形の受信信号ブロックとなっており 3. の

提案方式が適用可能である．

式 (13)の最小化問題を解くことでm番目のMMSE

離散周波数領域等化器の重み γbgi
m は [13]

γbgi
m =

λ∗
m − g∗

m,m

|λm − gm,m|2 +
∑M−1

i=0,i�=m |gm,i|2 +
σ2

n
σ2

s

(23)
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となる．ただし，

gm,i =
1

M

L−K−1∑
l=0

l∑
k=0

hL−kej 2π
M

{i(M−L+l)−mk}

M−1∑
m=0

|gm,i|2

=
1

M

L−K−1∑
l=0

l∑
k=0

L−K−1∑
l
′
=0

|hL−k|2ej 2π
M

i(l−l
′
)

である．

式 (14)の左辺第 1項に rbgi
imp(n)を，第 2項の信号

成分に等化器出力 sbgi
fde(n)（またはその硬判定値）を

代入することで

r̄bgi
imp(n) = rbgi

imp(n)−C

⎛
⎜⎝sbgi

fde(n)−

⎡
⎢⎣
0(M−L)×1

ssubbgi
fde (n)

0K×1

⎤
⎥⎦

⎞
⎟⎠

(24)

を得る．ただし，ssubbgi
fde (n) は式 (21) の右辺第 2 項

のレプリカ信号を生成するために必要な信号ベクトル

ssubbgi(n) = [sM−L(n), . . . , sM−K−1(n)]T に対応す

る等化器出力である．

r̄bgi
imp(n) の最後の L 個の成分からなるベクトルを

r̄subbgi
imp (n)とすると，式 (14)は

r̄subbgi
imp (n) ≈ Essubbgi(n), (25)

となる．ここで

E =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h0 0
...

. . .

... h0

...
...

hL−1 . . . hK

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(26)

である．また，左辺と右辺が等号ではなく ≈で結ばれ
ているのは，受信信号中の雑音及び離散周波数領域出

力信号と実際の送信信号の誤差を考慮するためである．

これより，レプリカ信号を生成するための ssubbgi(n)

の推定値は

ŝsubbgi(n) = (EHE)−1EH r̄subbgi
imp (n) (27)

（またはその硬判定値）によって得られる．

ここで，提案方式の要求演算量について考える．離

散周波数領域等化器の重みの導出には通信路の周波数

応答と式 (23)の計算が必要であり，その演算量はそれ

ぞれ O(M log M)，O(M × (L − K)3)である．更に

Eの擬似逆行列の計算に O((L − K)2)の計算量が必

要となる．また，等化処理に必要な演算量は，4回の

FFTの演算 (O(M log M) + M)と 2回の 1タップ重

み乗算 (M)，更に (L − K) × K 行列の乗算のための

O((L − K) × L)程度である．

4. 2 適用例 2：バースト雑音の抑圧

P シンボル長の時間幅をもつバースト雑音が 1受信

信号ブロック中に最大 1個まで存在するような場合を

仮定し，受信信号ブロックとして

rbst = Cs + n + vi,P (28)

を考える．ただし，ここではブロック間干渉が存在し

ないことを想定して，ブロックのインデックス nを省

略している．また，

vi,P = [01×i, vi, . . . , vi+P−1,01×(M−i−P )]
T

(29)

は i番目の成分から P 個連続する成分が非零のバース

ト雑音ベクトルである．ただし，iは i = 0, . . . , M −P

の値をとるものとする．この受信信号に対し，まず

バースト雑音の存在する成分を強制的に 0とすること

でバースト雑音の抑圧を行う．バースト雑音はその発

生要因によって様々な統計的性質をもち，またこれに

対する様々なモデルが提案されているが [25]，ここで

提案する手法は確定的な手法でありバースト雑音の統

計的性質に依存しないという利点がある．行列 Pi,P

を

Pi,P = diag[11×i 01×P 11×(M−i−P )] (30)

と定義し（ただし，1M×N はサイズがM ×N で要素

がすべて 1 の行列），これを受信信号ブロックに乗算

することでバースト雑音が完全に除去された受信信号

ブロック

rbst
imp = Pi,P Cs + Pi,P n (31)

= Cs − Cbsts + Pi,P n (32)

を得る．ただし，

Cbst = (IM −Pi,P )C (33)

である．
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式 (32) は雑音ベクトルの部分に違いはあるものの

不完全巡回行列によるひずみを受けた受信信号ブロッ

ク式 (10)と同様の構造をもち，rbst
imp から sの推定値

を得るために 3.の提案方式が適用可能である．

式 (13)の最小化問題を解くことで，m番目のMMSE

離散周波数領域等化器の重み γbst
m は [14]

γbst
m =

(1 − P
M

)λ∗
m

(1 − P
M

)2|λm|2 + (1 − P
M

)
σ2

n
σ2

s

+ 1
M2

∑M−1
l=0,l�=m |λl|2 1−cos 2π

M
(m−l)P

1−cos 2π
M

(m−l)

(34)

で与えられる．ここで，γbst
m はバースト雑音の時間位

置 iに依存しないことに注意されたい．また，P = 0

のとき式 (34)は従来のMMSE離散周波数領域等化器

の重みになっている．

疎行列 Cbst はバースト雑音の時間位置 i に依存す

るためレプリカ信号生成の処理も iによって若干異な

る．以下ではバースト雑音の時間位置ごとにレプリカ

信号生成法を説明する．
• L ≤ i ≤ M − L − P：このとき

Cbsts = Cbst

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0(i−L)×1

si−L

...

si+P−1

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

, (35)

であり，s̄subbst = [si−L, . . . , si+P−1]
T と定義すると

式 (14)は

Pi,P Cs − C

⎛
⎜⎝s −

⎡
⎢⎣

0(i−L)×1

s̄subbst

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦

⎞
⎟⎠

= Pi,P C

⎡
⎢⎣

0(i−L)×1

s̄subbst

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦ (36)

となる．更に式 (36)の左辺に rbst
imp と離散周波数領域

等化器出力 sfde 及び s̄subbst に対応する s̄subbst
fde （また

はそれらの硬判定値）を代入することで

r̄bst
imp

def
=

[
r̄bst
0 . . . r̄bst

M−1

]T

(37)

= rbst
imp − C

⎛
⎜⎝sfde −

⎡
⎢⎣

0(i−L)×1

s̄subbst
fde

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦

⎞
⎟⎠
(38)

を得る．最後に r̄subbst
imp = [r̄bst

i−L, . . . , r̄bst
i−1, r̄

bst
i+P , . . . ,

r̄bst
i+P+L−1]

T と定義すると

r̄subbst
imp ≈ Es̄subbst (39)

となる．ただし Eは 2L × (L + P )の行列であり

E =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

h0 0
...

. . .

hL−1 . . . h0

hL . . . h1

. . .
...

0 hL

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(40)

で定義される．これより s̄subbst の推定値は

s̃subbst = (EHE)−1EH r̄subbst
imp (41)

（またはその硬判定値）によって得られる．ただし，

EHE の逆行列が存在する必要条件は P ≤ Lである．
• 0 ≤ i ≤ L − 1：このとき

Pi,P Cs−C

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

s −

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

s0

...

si+P−1

0(M−P−L)×1

sM−L+i

...

sM−1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

= Pi,P C

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

s0

...

si+P−1

0(M−P−L)×1

sM−L+i

...

sM−1

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(42)

となるが，左辺に rbst
imp と離散周波数領域等化器出力
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を代入したベクトルを ¯̄rbst
imp

def
= [¯̄rbst

0 , . . . , ¯̄rbst
M−1]

T と

定義し，更に ¯̄rsubbst
imp = [¯̄rbst

M−L+i, . . . , ¯̄r
bst
M−1, ¯̄r

bst
0 , . . . ,

¯̄rbst
i−1, ¯̄r

bst
i+P , . . . , ¯̄rbst

i+P+L−1]
T 及び ¯̄ssubbst = [sM−L+i,

. . . , sM−1, s0, . . . , si+P−1]
T とすると

¯̄rsubbst
imp ≈ E¯̄ssubbst (43)

を得る．ただし，Eは式 (40) と同一であり，式 (39)

と全く同じ関係式が得られていることが分かる．これ

より，推定値は

˜̃ssubbst = (EHE)−1EH ¯̄rsubbst
imp (44)

（または 〈˜̃ssubbst〉）となる．
• M − L − P + 1 ≤ i ≤ M − P：このとき

s̄subbst = [si−L, . . . , si+P−1]
T と定義すると式 (14)は

Pi,P Cs − C

⎛
⎜⎝s −

⎡
⎢⎣

0(i−L)×1

s̄subbst

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦

⎞
⎟⎠

= Pi,P C

⎡
⎢⎣

0(i−L)×1

s̄subbst

0(M−i−P )×1

⎤
⎥⎦ (45)

となり，式 (36)と全く同一の式になる．このため，左

辺に rbst
imp と離散周波数領域等化器出力を代入したベ

クトルは L ≤ i ≤ M − L − P の場合と同様，r̄bst
imp

となるが，式 (39) に対応する関係式を導出する際の

ベクトルの定義に違いがある．すなわち，ここでは
¯̄rsubbst

imp = [r̄bst
i−L, . . . , r̄bst

i−1, r̄
bst
i+P , . . . , r̄bst

M−1, r̄
bst
0 , . . . ,

r̄bst
i+P+L−M−1]

T と定義することで

¯̄rsubbst
imp ≈ Es̄subbst (46)

を得る．これより s̄subbst の推定値

s̃subbst = (EHE)−1EH ¯̄rsubbst
imp (47)

（または 〈s̃subbst〉）を得る．
行列 E はすべての場合において共通であるため，

バースト雑音の時間位置 iにかかわらず同一の擬似逆

行列が利用可能であることに注意されたい．また，本

方式では熱雑音による成分も除去してしまうため，最

後のステップにおける MMSE離散周波数領域等化器

の重みは従来のもの (γcnv
m )から修正する必要があり，

m番目の重みは

γcnvbst
m =

λ∗
m

|λm|2 + (1 − P
M

)
σ2

n
σ2

s

(48)

となる．

5. 計算機シミュレーション

提案方式の BER (Bit Error Rate)特性を評価する

ために，4. 1 及び 4. 2 の各適用例に対して計算機シ

ミュレーションを行った．各計算機シミュレーション

に共通して用いられたシステムパラメータを表 1 に示

す．本計算機シミュレーションは帯域制限フィルタな

どを考慮しないシンボルレートのモデルである．

5. 1 BER 特性：ガード外遅延波による干渉信号

の抑圧

ここでは通信路をオーダ L = 20 のレイリーフェー

ジング通信路とし，GIを超えるような遅延波が存在す

る環境での 4. 1の提案方式の BER特性を評価する．

以下に，特性を比較する七つの等化法を示す．
• 従来の離散周波数領域等化器（3. 3 の

DHΓcnvD）のみを用いた場合 (cnv. FDE)

• GI長を L = 20として従来の離散周波数領域等

化器（3. 3 の DHΓcnvD）を用いた場合 (cnv. FDE

with sufficient GI)

• 式 (11)の線形MMSE等化器を用いた場合 (Lin-

ear MMSE)

• 提案離散周波数領域等化器式 (23) のみを用い

た場合 (proposed FDE)

• 提案離散周波数領域等化器式 (23)のみを用いた

場合（式 (19)のブロック間干渉除去なし）(proposed

FDE (w/o IBI cncl.))

• 4. 1 の提案方式で離散周波数領域等化器出

力及び式 (27) に硬判定を用いない場合 (proposed

FDE+replica (soft))

• 4. 1 の提案方式で離散周波数領域等化器出

力及び式 (27) に硬判定を用いた場合 (proposed

FDE+replica (hard))

図 1 に 9 パスレイリーフェージング通信路におけ

る平均の 1 ビット当りの信号エネルギー対雑音の電

力密度比 (Eb/N0) に対する BER を示す．通信路は

[0 : 20] の一様分布を用いて九つのパスの時間位置を

決定した後，それぞれのパスについて独立同一なガウ

表 1 システムパラメータ
Table 1 System parameters.

変復調方式 QPSK / 同期検波
FFT 長 M = 64

ガード時間 K = 16

通信路モデル レイリーフェージング
遅延プロファイル 一様，指数減衰
通信路推定 理想
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図 1 BER 特性：ガード外遅延波による干渉信号の抑圧
（一様，9 パス）

Fig. 1 BER performance: cancellation of interfer-

ence due to insufficient GI. (uniform, 9-path)

ス分布によってその複素ゲインを決定した．従来の離

散周波数領域等化器を用いる場合及び proposed FDE

(w/o IBI cncl.)以外の等化法では，1ブロック前の判

定結果を用いて式 (19) によりブロック間干渉を抑圧

していることに注意されたい．従来の離散周波数領域

等化器 (cnv. FDE)では Eb/N0 の増加に従って BER

が増大する現象が見られる．これは等化器の重み中の

SNR が干渉信号のために実際のものと異なっている

ためである．一方，提案離散周波数領域等化器を用い

た場合，すなわち proposed FDE や proposed FDE

(w/o IBI cncl.) では，干渉信号の存在を考慮してい

るためそのような現象は見られないが，BER 特性は

あまり改善されていない．これに対して，4. 1の提案

方式を用いた場合，大幅な特性改善が見られる．特に

離散周波数領域等化器出力及び式 (27) に硬判定を用

いたときには，GI 長が十分あるときの MMSE 等化

器の特性に近い特性が得られている．更に注目すべき

ことは，提案方式よりもはるかに要求演算量の大きい

線形MMSE 等化器の特性を上回っていることである

（本計算機シミュレーションのパラメータでは，線形

MMSE 等化器は提案方式に比べて，等化器重みの導

出におよそ 30 倍，等化処理にもおよそ 6 倍程度の乗

算回数が必要）．また，4. 1の提案方式では離散周波数

領域等化器出力及び式 (27)の判定に関して他の組合せ

も考えられるが，離散周波数領域等化器出力に硬判定

を用いた場合，用いない場合に比べて大幅な特性改善

が見られるのに対し，式 (27)に対してはそれほど大き

な特性の変化は見られない．更に図 1 では，文献 [23]

の手法をシングルキャリヤブロック伝送に適用したと

図 2 BER 特性：ガード外遅延波による干渉信号の抑圧
（一様，21 パス）

Fig. 2 BER performance: cancellation of interfer-

ence due to insufficient GI. (uniform, 21-path)

図 3 BER 特性：ガード外遅延波による干渉信号の抑圧
（指数減衰，21 パス）

Fig. 3 BER performance: cancellation of interfer-

ence due to insufficient GI. (exp. decaying,

21-path)

きの特性を示すために，提案離散周波数領域等化器出

力 sfde(n)を直接レプリカ信号の生成に適用したとき

の特性も示している（図中，proposed FDE+replica

(direct)）．proposed FDEと比べてほとんど特性の改

善が見られていないことが分かる．

パス数と遅延プロファイルの違いによる特性を評価

するために，一様遅延プロファイルと指数減衰遅延（1

サンプル遅延ごとに 0.5 [dB]減衰）プロファイルをも

つ 21パスレイリーフェージング通信路でのBER特性

をそれぞれ図 2 及び図 3 に示す．図 2 では図 1 と同

様，受信信号電力のうちおよそ 20%がガード外遅延波

電力となっており，これによって劣化する従来手法の

特性は，ほぼ同一となっている．これに対して，提案
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離散周波数領域等化器を用いる手法及び線形 MMSE

等化器を用いる手法では特性が改善しており，特に線

形MMSE等化器ではその改善が顕著である．これは

パス数の増加に伴い，疎行列 C
′
によって失われた信

号成分が他の受信サンプルに含まれる可能性が向上す

るからであり，行列 C− C
′
の条件数（最大固有値と

最小固有値の比）が小さくなっているものと考えられ

る．図 3 ではガード外遅延波電力は受信信号電力のお

よそ 8%程度であり，全体的に BER が小さくなって

いる．このような環境では式 (19) によるブロック間

干渉の除去と提案離散周波数領域等化器のみを用いる

(proposed FDE)だけで，良好な BER特性が得られ

ることが分かる．

5. 2 BER特性：バースト雑音の抑圧

ここでは通信路をオーダ L = 16の 10パスレイリー

フェージング通信路とし，ガード区間を超えるような

遅延波は存在しないものとする．またバースト雑音の

時間位置及び時間幅は受信機で正確に分かり，式 (32)

の操作によって完全に除去されているものとする．以

下に，特性を比較する五つの等化法を示す．
• 従来の離散周波数領域等化器（3. 3 の

DHΓcnvD）のみを用いた場合 (cnv. FDE)

• バースト雑音がない環境で従来の離散周波数

領域等化器（3. 3のDHΓcnvD）を用いた場合 (cnv.

FDE w/o burst noise)

• 提案離散周波数領域等化器式 (34) のみを用い

た場合 (proposed FDE)

• 4. 2の提案方式で離散周波数領域等化器出力及

び式 (41)，式 (44)，式 (47)に硬判定を用いない場合

(proposed FDE+replica (soft))

• 4. 2 の提案方式で離散周波数領域等化器出力

及び式 (41)，式 (44)，式 (47)に硬判定を用いた場合

(proposed FDE+replica (hard))

図 4，図 5 にバースト雑音の時間幅が P = 1及び 6

のときの Eb/N0 に対する BER 特性をそれぞれ示す．

従来の離散周波数領域等化器のみを用いた場合，図 1

と同様に Eb/N0 の増加に従って BER が増大する現

象が見られるのに対し，提案離散周波数領域等化器式

(34) を用いた場合そのような現象は見られない．ま

た，4. 2の提案方式でも，特に離散周波数領域等化器

出力に対して硬判定を用いることで大幅な特性改善が

見られた．図 5 の BERは全体的に大きくなっている

が，これは Pi,P の乗算によりバースト雑音だけでな

く受信信号のおよそ 10%が失われているためである．

図 4 BER 特性：バースト雑音の抑圧 (P = 1)

Fig. 4 BER performance: burst noise canceller.

(P = 1)

図 5 BER 特性：バースト雑音の抑圧 (P = 6)

Fig. 5 BER performance: burst noise canceller.

(P = 6)

通信路のオーダは L = 16 であるがパス数が 10 であ

るため，チャネルの実現によってはレプリカ信号生成

に必要な信号の半分以上のパスがバースト雑音の除去

によって消去され，かつ残りのパスの電力が非常に小

さい状況が発生していると考えられる．この場合，提

案方式を用いてもレプリカ信号の信頼度が著しく低下

するためブロック全体の復号結果が劣化し，高い誤り

率でフロアが生じている．提案方式では従来法に比べ

て 1/10 以下の BER を達成しているが，更なる特性

の改善のためには誤り訂正符号と提案方式を併用する

ことなどが考えられる．

6. む す び

本論文では，不完全巡回行列による信号ひずみを離

散周波数領域等化器を用いて補償する手法を提案した．

提案方式は，新たに導出された MMSE基準離散周波
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数領域等化器とその出力信号の信頼度の違いを利用し

た擬似逆行列による等化器によって，不完全巡回行列

による信号ひずみを巡回行列による信号ひずみに変換

するためのレプリカ信号を生成する．更に，レプリカ

信号を受信信号に加算することで，従来からの離散周

波数領域等化器が利用可能になる．不完全巡回行列に

よる信号ひずみの例として，ガード外遅延波が存在す

るときに 1ブロック前の判定結果を利用してブロック

間干渉を除去する場合と，バースト雑音の観測された

信号成分を強制的に 0 にすることでキャンセルする

場合を取り上げ，提案方式を適用するための具体的な

手法を示した．更に，それぞれに対して計算機シミュ

レーションにより提案方式の特性を評価した．その結

果，いずれの場合にも離散周波数領域等化器のみを用

いる手法と比べて，提案方式によって大幅な特性改善

が得られることが分かった．特に，離散周波数領域等

化器出力に対して硬判定を施す場合にはその特性改善

は顕著であり，より要求演算量の大きい線形 MMSE

等化器の特性を上回ることがあることが示された．

提案手法は，容易に繰返し検出法に拡張が可能であ

り，これにより更なる特性の改善が期待できる．この

繰返し検出への誤り訂正符号の効果の導入や離散周波

数領域等化器出力に対する硬判定の影響の解析も今後

の課題である．
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