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第 1章緒言

1.1背景

移動通信、すなわち通信端末の移動を許し多様な場所からの通信を可能とするこの通

信システムは、情報を発信あるいは受信しようとする人に場所的な自由を与える，意味で、

非常に利便性の高い通信手段である.例えば、最近頻繁に見かけるようになった列車公

衆電話、航空機電話、船舶電話等もすべて移動通信の範障に入る.その中で現在までに

肢も多くの加入者を開拓したものが、自動車電話や携帯電話に代表される陸 l二移動通信

である.この陸上移動通信は 1946年に、電話発祥の地である米国における自動車電話の

商用化によって幕が開けられた.日本における陸上移動通信としては無線呼び出し(ペー

ジヤ)が1968年に商用化され、これに遅れること 11年後の 1979年に 800MHz帯の自動車

電話サービスが商用化された.この後、 1986年と 1987年に着脱型、携帯型の自動車電話

のサービスが開始された.この自動車電話システムでは、全国の数多くの加入者を収容

するため1つの無線基地局が放射する電波の届く地域を限定するゾーン構成を採用するこ

とで、周波数の有効利用を計っている.すなわち、サービスエリアをいくつかのゾーン

に区切り、隣り合うゾーンでは異なった周波数を割り当て、距離的に充分離れたゾーン

では同じ周波数を割り当てるのである.こうすれば、同じ周波数を複数のゾーンで繰り

返し利用できるため、周波数利用効率を向上できる.例えば日本における最初の自動車

電話方式では、ゾーン半径は 5から 7kmと設定されていた.一方、自動車電話端末の大

きさは最初商用化された頃は、 7，000ccで7kgもある巨大なものであったが次第に小型化

され、 1989年の米国メーカによる容量200ccの端末の開発を契機に、小型化の波は一気

に進んでいった.これに加えて、 NTTの民営化に伴う移動通信市場への競争原理の導入、

あるいは端末の売切り制の導入による端末の低価格化などが相まって、 1990年前後から

移動通信の加入者が急速に増加していった[14] 

この加入者の急増は限りある資源である無線周波数を逼迫させ、より周波数利用効率

を高める技術の研究開発を促した.実際、 1980年代までは基本的にはアナログ音声サー

ビスが中心であり、変調方式としてはアナログ FM(Frequency Modulation)方式が用いら

れていた.また、無線アクセス方式としては、 1加入者に1つの周波数を割り当てるFDMA

(Frequency Division Multiple Access)方式[34]が採用されていた.この方式では収容可能な
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加入者数は割当てられた周波数の数(チャネル数)によって決定される.つまり、 FDMA

方式ではlal時に通話しようとする加入者の数がチャネル数を越えると「つながらなしづ、

すなわち呼損という状況に陥る.事実、 1980年代の後半、加入者の増大により次第に移

動通信ネットワークに幅帳が発生し始めた.そこで、 FDMAシステムにおいて、与えら

れた周波数帯域により多くの加入者を収容するため、各チャネルの周波数間隔を当初設

計値の、1':分にした大容量方式[19Jが 1988年に実用化された.

一方、移動通信のサービス品質の改良を狙って、音声品質の向上や通話料の引 Fげの

可能性を秘めた移動通信のディジタル化が検討された [14J この背景には、高能率音声符

号化技術 [23]が進展したことと、ディジタル凶路の LSI(Large Scale Integrated Circuit)化

技術の発展により、ディジタルシステムの実現性が|旬 tしたことが挙げられる.実際、移

動通信用の奇声符号化方式としてVSELP(Vector Sum Excited Linear Prediction)やPSI-CELP

(Pitch Synchronous Innovation Code Excited Linear Prediction)などの高能率符号化法が発明

された.また、ディジタル通信システムでは、各加入者の信号を時分割多重することで

基地対の受信機を共用でき、経済性を向上できる.加えて、移動通信のディジタル化に

は、(1)送信信号のスクランブルや暗号化技術の適用による通信の秘匿性の向上、 (2)イン

ターネ yトなどの多様なサービスへの対応が可能、などの利点がある.

ところが、原理的には無限大の周波数帯域を占有するディジタル信号をそのまま無線

のキャリア周波数帯に変換すれば、他チャネルへの干渉となり周波数利用効率が低ー下す

る.そこで周波数利用効率を向上させるため狭惰域変復調技術の研究が行われ、 TFM

(Tamed FM)l26JやGMSK(Gaussian-filtered Minimum Shift Keying)[251等の変調方式が発明

された.また、移動通信では端末の移動速度に比例して受信電界強度がダイナミックに

変動する.これはレイリーフェージングll2]と呼ばれ通信品質を著しく劣化させる原因と

なる.そこで、レイリーフェージングを克服するためのディジタル復調技術についても

多くの研究がなされた[15]その結果としてダイパーシチ受信技術 [51、誤り制御技術

[27，2H]、適応等化技術[29，30]、さらにはそれらの装置化に対して多くの研究成果が生まれ

た.

このような研究成果を基に1992年に欧州において世界最初のディジタル携帯電話シス

テムとして GSM(Global System for Mobile Communications )[31]が実用化された.日本で

も1993年に PDC(Personal Digital Cellular)システムとしてディジタル移動通信[32Jが商用

化された.続いて、 1995年には屋外でも利用できるコードレス電話として簡易型携帯電

話(PHS: Personal Handy-phone System)[33]という低コストなシステムが商用化され、 PDC

システムと共に驚くべき速度で加入者を獲得していった[20] ただし、加入者の増大によ
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図1.1 TDMAディジタル移動通信の模式図
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る周波数の逼迫という問題は、アナログに限ったことではなくディジタル移動通信にお

いても同様に発生する.そこで現在では、止まることを知らない加入者の急増に対-応す

るため、ディジタル通信の特徴を生かした周波数利用効率向上の研究が盛んに行われて

いる.さらには、将来のマルチメディア時代の多様なサービスに対応するため、メガピッ

トオーダ、の高速信号伝送技術の確立をめざして研究が進められている [34J

1.2研究の目的

急激に加入者が増大しているディジタル移動通信では、周波数利用効率の向 kは水遠

のテーマである [I4J そこで、本研究ではディジタル移動通信における周波数利用効率向

上のため、受信機の高機能化を目的とする.周波数利用効率向上のための技術としては

受信機技術以外に、 (1)マイクロセル化[15]、(2)高能率音声符号化の適用 [24]があるが、前

者はエリア全体での基地局コストを増大させ、後者は多少音声品質を損なう傾向にあっ

た.これに対して、受信機技術の高機能化はシステムの品質を向上させ、かつ周波数利

用効率を向ヒできる可能性がある.ただし、移動通信用の装置には低消費電力等の様々

なハードウェア実現上の要求条件がある.そこで、本研究で、は周波数利用効率の|古JJ_._を

iJr能とし、かつ移動通信での実現性の高い技術による受信機の実現を目的としている.

移動通信システムの無線アクセス方式としては、 GSM、PDCやPHSで実用実績がある

TDMA (Time Division Multiple Access)を前提とする. TDMA移動通信システムの模式凶

を閃1.1に示す.TDMAシステムではディジタル信号に変換された各加入者の送信信号

は、決められたタイミングで無線区間に送り出される.次に、基地局(図1.1で中心に描

かれている)では各加入者からの信号を一括して受信し、送信信号に復元する.このよう

に、複数の加入者を時間軸上で多重化して通信を行う TDMAシステムでは、基地局にお

いて複数の加入者で lつの受信機を共用できるため、装置費用を軽減できる利点がある.

また・般に、 TDMAでは各加入者の 100から 200ピyト程度の信号を l単{立として間欲的

に送信する.この l単位の信号をバーストと呼ぶ.図1.2にTDMA移動通信システムにお

ける信号伝送の様子の一例を示す.同図において I#x userJ (同図では x=I，2，3)と書れて

いる各々がパーストを意味しており、 I#luserJとは 1番目の加入者のバーストを示して

いる #1の加入者は時刻 t]で、 1パーストを送信すると、次の送信時五州「 lllまでの

問は信号を送信しない.#2、#3についても同様に 1パーストを送信すると、ち時間後ま

では信号を送信しない.送信された各ノtーストは伝搬路で多重化され、基地局で受信さ

れる.そこで、図1.2に描かれているように、各加入者のパーストが伝搬路で衝突しない

よう制御するのがTDMAの基本的な制御機能である.また、 lつのパーストは図1.2に示
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図1.3 レイリーフェージングによる受信電界強度変動

すように同期用ビットと情報ピットより構成されるが、この役割については後ほど詳細

に述べる.

a 方、移動通信では基本的に人が在住する地域を主なサービスエリアとするため、電

波の伝搬環境には建物や橋のような電波の反射体が存在する.このような環境で電波を

放射すると、電波は壁等で反射し(反射波)、直接届く波(直接波)と自由空間で重ね合

わされる.電波は基本的には正弦波で表されるため、重ね合わされた時に振幅が合成さ

れる場合と打消し合う場合がある.合成されるか打ち消されるかは、反射波と直接波の

基地局からの相対的な経路長差に依存する.すなわち、反射波と直接波が重ね合わせに

より、伝搬路の幾何学的構造に依存した定在波が伝搬空間に発生する.このように定在

波が発生する伝搬路は多重波伝搬路と呼ばれる.移動通信では多重波伝搬路の中を受信

機が移動するため、受信機の受信電界強度が時間とともに大きく変動する.この変動す

る受信電界強度の分布がレイリ一分布に従う場合、レイリーフェージング[12]と呼ぶ.伝

注1.1:この Tfはフレーム周期と呼ばれ、ユーザの送出するバーストの間隔を表している.
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図1.4受信信号の時間波形(アイパターン)
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搬測定からマイクロ波帯を利用した移動通信の伝搬路はレイリーフェージングを受ける

と報行されている [12] レイリーフェージングによる受信電界強度の変動例をは11.3に示

す.同区lは時速6kmで移動した時のキャリア周波数900MHzの電波の受信電界強度変動

を示している.図1.3から分かるように、数dB大きくなる場合もあるが、時には20dB以

上も受信屯界強度が低下する.

また、凶1.1に示すように移動通信システムでは、各加入者は lつのゾーン内で、任意の

位聞を占める. 府支に受信信号の電界強度は基地局からの距離に大きく依存するため、図

1.2にも示したようにTDMA移動通信の基地局では各加入者の受信電界強度は大きく異な

る.さらに、前述のレイリーフェージングの説明で述べたように、同一加入者の送信す

るバーストの受信電界強度も受信機の移動に伴い刻一刻変化する.このように各加入者

間で受信電界強度が異なりかっ時間的に大きく変動する TDMA移動通信において、基地

局ですべての加入者の送信信号を品質良く復元するには、各バーストの受信電界強度の

速い、レイリーフェージングを引き起こす伝送路環境の時間変動を推定する必要がある.

この推定を高精度に行うには以下に示す 3つの機能が重要になる.

(1)位相同期/等化

(2)シンボル同期

(3)フレーム同期

(1)位相同期/等化とはレイリーフェージングによって変動する受信信号の振幅と位相を

推定し、推定情報に基づき受信信号に含まれる送信情報を抽出する機能である.(2)シン

ボル|司期とは受信信号を標本化(サンプリング)する際の、最適サンプリングタイミン

グを推定する機能である.一般に、周波数の有効利用のためディジタル信号は周波数軸

kで帯域制限される.その時、雑音の影響がなければ受信信号は図 1.4に示すような時間

波形となる.同図において矢印の点で信号をサンプリングすれば帯域制限を受けたにも

関わらず、特性劣化なく通信が可能となる.すなわち、シンボル同期とは図 1.4に記す矢

印のタイミングを推定する機能である.(3)フレーム同期とは各加入者が送信したパース

トのタイミングを推定する機能である.例えば図1.2では、基地局において i番目の加入

者からのパーストが受信される時刻ti+Afiを推定することである.ただし、 Atiはi番の加

入者のパーストが送信されてから到達するまでの時間を表している.(1)から(3)の同期処

理を終えた後に、情報信号の伝送が可能となる.一般に、(1)から (3)の推定精度を向上さ

せるため、図1.2に示すようにバーストの先頭(GSMでは中央)に既知信号を同期用の信

号としてつけ加える.同期用の信号が多いと容易に同期を確立できるが、加入者の情報

容量を制限することになる.例えば、 1バーストの半分を同期信号が占めると加入者の情

報容量は半分となり、等価的に周波数利用効率が1/2に低下する.従って、この同期用の
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信号を短くできれば、周波数利用効率の向上が可能となる [41，45，48.65J そこで本研究で

は、この同期用の信号を短くすることで等価的に周波数利用効率の向上を狙う.但し、単

に同期用の信号を短くすると、各同期の推定精度が劣化する.そこで、同期用の信号を

短くしても(1)から (3)の同期において高精度な推定を実現する、受信機の同期回路の初

期同期の高速化が本研究の具体的な目的である.

移動通信システムにおいて移動機側で送信し、基地局受信を仮定した場合の装置概要

を図1.5に示す.同図において、(1)から (3)の同期の機能を行うのは復調器の部分であり、

それが本研究の扱う範囲となる.復調器全体の構成法は幾つかあるが、図1.5に示す同期

回路配置はその代表的な 1構成である.この復調器構成では、位相同期間路(1)は受信信

号から推定した周波数と位相情報を抽出し、その情報に基づき受信信号から送信信号を

復元する.復元された送信信号は、シンボル同期回路(2)により送信ピット系列に変換さ

れる.この出力ビット系列よりフレーム同期回路(3)はバーストの先頭を検出する.その

タイミング情報を基に復号ピット系列から各加入者の信号のみを選択して、復調器出力

とする.この復調器の構成においては、(1)の位相同期回路がレイリーフェージングによ

る位相変動を推定し、その後に (2)や(3)の同期回路でバースト受信タイミングやシンボ

ルタイミングを推定する.シンボルタイミングやバースト受信タイミングの変動は、主

に端末に備えられた発振器の不安定性に起因している.ところが、現在市販されている

発振器の安定性を考慮すると、シンボルタイミングやパースト受信タイミングの変動は

極めて小さい.従って、 (2)、(3)の同期回路は数フレームにわたる受信パーストを利用し

てタイミング推定することも可能である.これに対し(1)の同期回路は直接レイリー

フェージングの影響を受けるため、各ノtーストごとに推定を行う必要がある.つまり、(1)

の同期だけは各パーストの同期用ビット区間で推定を完結させる必要があり、推定精度

は同期用ビットの数に大きく依存する.そこで、本研究では(1)の位相同期/等化の高速

化を主な研究の目的とする.また、 (2)と(3)の同期については簡単に言及するに留める.

図1.5に示したような移動通信システムを現実のものとするには、もう一つ重要な条

件として、端末の「小型化と低消費電力化Jがある.これは移動通信では特に重要な項

目である.そこで、本節の官頭、で記述した本研究の目的を具体的に表現すると

「小型化と低消費電力化が可能で、高速同期特性をもっ、移動通信用の位相同期/等化

技術の確立」となる.
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Structure 
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estllllatlOfl Linear Estimation/Blind Estimation 

LE : Linear Equalizer DFE: Decision Feedback Equalizer 
MLSE : Maximum Likelihood Sequence Estimation 
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図1.8 等化器の分類

図1.9伝送速度に対する技術と課題
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1.3研究対象

位相検波器

図1.6にliij節で、言及した位相同期の原理を示す.図1.6は図1.5における変調器と位相

同期間:だけを11tl出して描いている.すなわち、変調側で、は送信信号はfiJ周波数ωcのキャ

リア信号exp(jw/十jθ)で無線周波数帯(PHSなら1.9GHz帯)に変換され、受信機側で、は受

信信号に exp(jOJJ+ je)を乗積して送信信号を復調する.これが位相検波器の基本的な役

割である.ただし、 jは虚数単位、 0は局部発振器の初期位相、ーは推定値を示している.

正確に復調するには白cとωc、8と0をー一致させる必要がある.一般の無線通信システムで

は受信機において正確な叫や 0を知るには、受信信号から推定する必要がある.この機

能を果たすのが位相検波器であり、その有名な構成法に遅延検波と同期検波がある.遅

延検波では lシンボル前の受信信号を参照信号とする.この場合、 lシンボル間の位相変

動が小さければ、 lシンボル前の信号は基準信号としての条件である、のcとω正、Gと0の

一致を自動的に満足するため、復調信号を得ることが可能となる.但し、受信信号に雑

音が含まれていると、基準信号にも当然雑音が混入し復調特性を劣化させる.これに対

し、同期j検波は受信信号成分に含まれる雑音成分を除去し、精度よく送信側のキャリア

信号を再生、すなわち叫、 0を推定して受信信号に乗積し高品質な復調信号を得る.こ

のキャリア再生を高速に行えれば、前述のように高い周波数利用効率を達成できる.そ

こで、本論文では ωc、。推定を高速に行う位相検波器を研究の対象としている.

適応等化器

図1.4で示した時間波形は無線伝送路に特性劣化要因がない場合の受信信号であって、

原理的に移動通信のような多重波伝搬路には周波数特性があり、受信信号はこの影響を

受けることになる.図1.7に無線伝送路の周波数特性の一例を示す.同図のような平坦で

ない周波数特性は受信信号に波形歪み発生させる原因となる.ところが、原理的には周

波数特性があっても狭帯域伝送の場合、伝送帯域内における周波数特性の傾斜は小さく

伝送特性に大きな影響は与えない.これに対し、広帯域伝送の場合には周波数特性の影

響が顕著に現れ、伝送特性を著しく劣化させる.この劣化の強力な補償法として適応等

化搭がある.適応等化器構成法の分類を図1.8に示す.線形等化器(LinearEqualizer : LE) 

は周波数特性を補償するディジタルフィルタであって、アナログ群遅延等化器を発展さ

せた構成と見なすことができる.線形等化器の等化能力を向上させた非線形等化器とし

て、いくつかの構成が知られている.その中でも判定帰還型等化器(DFE:DecisionFeed-

back Equalizer)や最尤系列推定(MLSE:MaximumLikelihood Sequence Estimation)型等化器
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は移動通信環境でも優れた特性を発障する.ただし、優れた等化特性を得るには伝送路

の周波数特性を正確に推定できていることが前提となる.一般に、等化器においても周

波数特性推定の精度を高くするため、同期用のピットを利用する.従って、この場合に

おいても周波数特性を高速にJ住定できれば、同期用のピットを短くでき、位相検波器の

場合と同様に周波数利用効率の向上が可能となる.

そこで本論文では、高い等化能力を得るため等化器としては主にMLSE型等化器を研

究の対象とし、その周波数特性推定(伝送路推定)の高速化、すなわち高速同期を研究の

日標とする.

1.4論文の概要

本論文では、前節に示した目的を達成するため、基礎となるアルゴリズムの検討から、

ハードウエア実現手段、さらにシステム導入をめざした装置化までのすべての範囲を網

羅している.また、幅広い移動通信システムへの適用を考慮し、低速から高速まで幅広

'"伝送速度を検討対象としている.前節で述べたように、伝送速度に応じて必要とされ

る技術が異なる.伝送速度に対する技術的要求を図1.9にまとめて示す.同図に示すよう

に、低速通信システムではレイリーフェージングへの追従性が問題になるが、伝送路の

周波数特性に起因した受信信号の波形歪みの問題や処理速度は比較的重要な問題とはな

らない.従って、高速なレイリーフェージングに追従できるキャリア再生回路の構成法

が重要な研究課題となる. ー方、高速通信システムでは波形査みによる劣化が大きな問

題となり、これを補償する適応等化器の構成法が非常に重要な課題となる.当然、信号

処理も高速に実行する必要があるため、ハードウェアの構成法もまた重要な検討項目と

なる.そこで、図1.9に示した伝送速度と技術要求の関係を鑑みながら検討を進める.

本論文の構成を図1.10に示す.本論文の基本的な流れは、低速通信システムにおける

位相同期回路の研究、次に高速通信システムにおける適応等化器の研究、そして等化器

のハードウェア実現法、等化器を搭載できる装置構成法、最後に適応等化器の実システ

ムにおける評価法という順序で論じていく.各章では各通信システムに固有の要求条件

の基でアルゴリズムの提案、効率的なハードウエア構成方法を提案していく.ただし、す

べての章において一貫する主張点は「高速同期」と「実現性の高さ」である.すなわち、

本論文で、は幅広い通信システムにおいて、高速同期が可能で移動通信に適用できるほど

簡易な構成のアルゴリズム、ハードウェア構成を提案しその特性を論じる.

まず第2章では、移動通信における主なディジタル信号伝送技術として、変復調技術

と適応等化技術、ダイパーシチ受信技術[12]、その他の周辺技術、加えてその装置構成法

について、現在までに提案されている技術を概説すると共にその問題点を明らかにする.
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第3章では、低速な移動通信システムを想定して復調器における位相検波器の高速同

期法について述べる.まず、加法的白色ガウス雑音(AWGN:AdditiveWhite Gaussian Noise 

)伝送路で遅延検波より優れた特性を有する同期検波[8]を取り上げ、高速キャリア再生法

として RLS(Recursive Least Squares)位相制御法を提案する.そして、提案法の収束特性

および追従特性を理論的に求める.さらに、提案法を適用した検波器を製作し、 16QAM

(Quadrature Amplitude Modulation )[9]を適用した伝送系において、その同期特性と復調特

性をハードウエア実験により検証する.次に、比較的簡易な構成で実現できる遅延検波

器を取り上げ、その高速な周波数オフセット補償法に RLS位相制御法を応用し、特性を

理論と実験の両面から検証する.

第4章では、高速な通信システムにおいて復調器に必須となる適応等化器の高速同期

アルゴリズムについて述べる.適応等化器としては無線伝送路で極めて高い等化特性を

持つ適応型 MLSE等化器[6，7]を取り上げ、その伝送路推定法として簡易な構成で高速同

期が可能な VLMS(Variable-gainLeast Mean Squares)アルゴリズムを提案する.一方、

VLMSアルゴリズムが前提とするシンボル間隔サンプリングの適応型MLSE等化器では

サンプリング位相が最適点から変移すると特性が劣化する l17] そこで、 VLMSアルゴリ

ズムの基本概念をサンプリング位相感度の低い分数間隔サンプリングの構造[161へ拡張す

る.そして、上記のアルゴリズムの特性を理論的に解析するとともに、このアルゴリズ

ムを搭載した等化器を DSP(DigitalSignal Processor)_tで実現し、その優れた同期特性、復

調特性を室内実験により検証する.

第5章では、第4章で述べた適応等化器の効率的なハードウェア構成法を提案する.特

に、高速移動通信システムに適した効率的な実現法を提案する.まず、 PHS程度の比較

的低速なシステムを前提として、 π/4-QPSK(π/4shift Quadrature Phase Shi仕Keying)変調方

式lll，15]への分数間隔サンプリングの適応型MLSE等化器の適用性を明らかにし、パイプ

ライン処理を適用した効率的な構成法を提案する.さらなる高速信号伝送への適用を前

提として、並列処理を基礎とした適応型MLSE等化器の構成法を提案する.実際に等化

器をFPGA(FieldProgramrnable Gate Array)を用いて試作し、室内実験によりその特性を評

価した結果を述べる. FPGAを用いて試作した等化器をさらに ASIC(ApplicationSpecific 

Integrated Circuit)で実現し、高速動作特性を検証する.

第6章では、実際に無線伝送装置を実現する場合に必要になる周辺技術の構成法を述

べる.レイリーフェージング環境下では特性改善効果の著しい空間ダイバーシチ受信に、

適応等化器を効果的に組合わせる構成法として、適応型MLSE等化器と最大比合成(MRC

: Maximal Ratio Combining)[5]ダイパーシチ受信の融合法と、ダイパーシチ構成のDFE[57-
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59)における高速引き込みアルゴリズムを提案する. ・方、変復調装i丘の不完全性補償法

として、アナログ準同期検波器出力である同相と直交信号のjr{交性iifl差とゲインアンバ

ランス [iiJn寺補償法にCMA(ConstantModulus Algorithm)[ 102Jを適用する構成を提案する.加

えて、 TDMA復調器に必要となるその他の同期回路 [I8J、例えばシンボル同期 (BTR:Bit 

Timing Recovery)回路、伝搬路で発生する包絡線変動を吸収する AGC(Automatic Gain 

Control)増幅器の高速 TDMAシステムでの構成法を提案する.実際に、 6.144Mbi山の変

復調装置を試作し、 BTRや AGCの特性をハードウエア実験を通してI'!J:Jらかにする.

第7章では、伝搬実験を基に提案された伝搬モデルを用いて適応等化器あるいはダイ

ノ{ーシチ受信の効果を評価する.そのシステム例として PHSを取り上げ¥現状の PHSエ

アインタフェース (AirInterface)や端末の構成を変えることなく、ダイパーシチ受信や適

応等化器がPHS基地局に適用可能であることを示す.特に、郊外での PHSの経済化につ

ながるセル[任1.2]拡大に有効であることを定量的に示す.

第8章では、提案技術による移動通信の高品質化、あるいは移動通信環境における高

速通信の可能性について述べ、本論文の結論とする.

注 1.2:PHS (J)ように lつの基地局の電波の届く範囲が小さい小ゾーン構成は、吾ゾーン

が細胞(セル)に似ていることからセルラーシステムと呼ばれる.この時、ゾーン

はセルと呼ばれる[34].
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第2章 移動通信におけるディジタル信号伝送技術

2.1はじめに

移動通信システムには前章で述べたように周波数の利用効率の向上に加えて、端末あ

るいは基地局の「小型化、低消費電力化」という要求条件がある [34] 端末の移動の容易

さや、バッテリー充電間隔の延伸が望まれる移動通信においては、この要求条件は変復

調装置に限らず携帯端末全体に対して突きつけられる O [131. 従って、端末において電力

消費の激しい電力増幅器の出力電力を低く抑えることが望ましい.ところが、電力増幅

器の出力電力を低く設計すれば、端末の送信電力が低下し、端末の電波の届く距離が短

くなる.従って、一つの基地局と通信できる地域が小さくなり、ゾーン半径を小さく設

計せねばならない.すると、サービスエリア内での基地局数が増加し、結果的にシステ

ムコストを増大させる.一方、端末送信電力が低い場合でも、基地局側での受信感度を

向上できれば、ゾーン半径を大きくできる可能性がある.そこで、低い受信電力でも高

い通信品質を実現する変復調装置の研究が重要な課題となる [13] 加えて、端末の動きに

伴って発生するレイリーフェージングは移動通信伝送路に独特の特徴であって、従来の

無線通信技術の安易な適用を阻むものであり、これを克服するためには移動通信に特化

した変復調技術の研究が必要となる.特に、高速変動するレイリーフェージング伝送路

への追従性の向上が重要な課題となる.さらに、移動通信において高速通信を行う場合、

伝搬路は図1.7に示したような周波数選択性を持つレイリーフェージング、すなわちマル

チパスレイリーフェージングを受ける.従って、変復調技術に加えて無線通信における

強力なマルチパスレイリーフェージング補償技術であるダイパーシチ受信[12]、適応等化

器[7]の性能向上も重要な研究課題となる.

一方、基地局構成の経済性よりアクセス方式としてTDMAを利用する場合には、前章

で述べたように周波数利用効率の向上のため、受信機に「高速同期特性」が要求される.

これは装置全体に対する要求であり、前章で述べたように(1)位相同期/等化、 (2)シンボ

ル同期、 (3)フレーム同期、すべてに高速同期が必要とされる.TDMAは衛星通信[22]に

おいて最初に利用され、変復調技術を初めとして研究開発が進められた.しかしながら、

システム要求条件が異なる衛星通信において開発された技術を、レイリーフェージング

が発生する劣悪な環境を伝搬路とする移動通信へ直接適用することは困難である.
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従来、これらの要求条件を満足させるべく多くの研究がなされ、これらを基従として

現在の移動通信システムが実現されている.ただ、加入者が急速に増大している移動通

信ではさらなる周波数利用効率の向上が必要となる.加えて、次世代のマルチメディア

通信の実現には、移動通信の高品質化や高速化が必要となる.そこで、現状の移動通信

技術を調査し、高品質化や高速化に向けての現状技術の課題や問題点を明確にすること

は非常に重要であると思われる.

そこで以ドでは、移動通信において重要な役割を果たす変復調技術、適応等化技術、

ダイパーシチ受信技術について、これまで提案された技術を概説し、その問題点および

課題を明らかにする.

2.2変復調技術

移動通信におけるディジタル変調方式としては、周波数利用効率あるいは電力増幅器

の効ギを考慮してGMSK[251あるいはQPSK(QuadraturePhase Shift Keying)l5]、π14-QPSK[15] 

が険討されてきた.GMSKが lシンボルに lピットの情報を乗せるのに対し、 QPSKは l

シンボルに2ピットの情報を乗せるため周波数利用効率の而ではQPSK系の方が(愛れてい

る.ただし、 GMSKはMSK(MinimumShift Keying)を基本とする包絡線変動の少ない変調

方式であるため、電力効率の高い非線形電力増幅器が利用できるが、線形変調である

QPSK系では線形増幅を行わねばならない.つまり、両者には一長一短があり、いずれも

移動通信で実用化されている.例えば、 GMSKは欧州の統一ディジタル携帯電話システ

ムである GSMシステム、欧州のコードレスシステムである DECT(DigitalEuropean 

Cordless Telecommunications)システムで用いられ、 π/4・QPSKは米国のディジタルシステ

ムDAMPS(Digital-Advanced-Mobile-Phone-Service，IS-136)あるし、は日本の PHS、PDCで用

いられている [33] 本研究では日本のシステムで実用化された π14-QPSK、あるいは π14・

QPSKの基礎となる QPSKを検討の対象とした.

一般に、無線通信システムでは各加入者の情報は、変調操作により無線搬送波周波数

帯に変換された後に送信アンテナから自由空間に放射される.自由空間を伝搬した送信

信号は受信機のアンテナで受信され、復調器により送信情報に復元される.ここで、復

調器では変調の時に用いた搬送波成分を正確に推定し、受信信号から除去することで信

号を復元する.復調器において搬送波成分除去を行う位相検波方式として、固定無線シ

ステムあるいは衛星無線システムでは、 CostasLoop l 1 0， 11]を用いた PLL(Phase Locked 

Loop)同期検波が適用されてきた.同期検波の構成を図 2.1(a)に示す.この手法はループ

内に一次フィルタを設けることで全体として二次フィルタが構成できるため、搬送波の
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伽戸但 伽骨
川

VCO・VoltageConrolled Oscillator LPF: Low pass tilter 

(a)同期検波の構成例 (b)遅延検波の構成例

図2.1 位相検波器の構成例

問波数と位相の両方を同時に推定でき、かつ搬送波周波数の変動にも追従することが可

能であるため、このフィルタを最適設計することで優れた復調特性を得ることができる.

ところが、初期同期に時間がかかること、レイリーフェージングに伴う高速な位相変動

への追従性が不十分なことから、 PLL同期検波のTDMA移動通信への適用は見送られて

きた.

そこで、レイリーフェージングに伴う高速な位相変動(ランダム FM雑音[12])に起因

した劣化まで抑圧できる、高速な位相変動追従機能をもっ遅延検波[5]の適用がまず検討

された [36，37] 遅延検波の構成を凶 2.1(b)に示す.遅延検波では受信信号を遅延素子(τ

delay)で lシシボル分遅延させ、現時刻の受信信号と乗積し、低域通過フィルタ (LPF:Low

Pass Filter)を通過させることで復調信号を得る.つまり、遅延検波は lシンボル前の受信

信号を基準信号とするため、 2シンボル目から復調可能とし寸高速同期特性に加えて、位

相変動に対する高速な追従特性も持っている [80] ところがlシンボル聞の位相差を検出

する遅延検波は、原理的に入力信号の定常的な位相誤差の影響は受けないが、送受信機

の発振器聞の周波数誤差(以降、周波数オフセットと呼ぶ)のように受信信号の位相を

時間変動させる因子により特性が劣化する.例えば、周波数オフセットは遅延検波後の

信号に定常位相誤差として現れる.そこで多くの場合、遅延検波後の定常位相誤差を補

正することで等価的に周波数同期 (AFC: Automatic Frequency Control)を行っている.こ

の構成では、 AFC回路が完全に同期を確立した後に情報信号の伝送が可能になる.従っ

て、遅延検波を適用する場合、位相同期を高速に達成するには、遅延検波だけでなく AFC

機能にも高速同期特性を持たせる必要がある [47]

ー19-



移動通信においても信号伝送速度が高速になるとランダムFM雑音に起因したフロア

誤りが軽減され、むしろ AWGNによる劣化の抑圧が課題となる.そこで、 AWGN伝送路

において遅延検波に比較して高品質な復調が可能な同期検波[5)が検討・された.例えば、

QPSKを初めとする位相変調方式で、は、情報は受信信号の位相成分のみにあるため、受信

信号から位相情報のみを抽出し、ある時刻の受信シンボルの最適点からの位相誤差を次

の受信シンボルから減算するACT(Adaptive Carrier Tracking)同期検波方式[39，40)が提案さ

れた.この方式は絶対位相の推定を行っている点では同期検波といえるが、本来の意味

でのキャリア再生を伴わないため遅延検波と同等の特性しか達成できない.これに対し

同期検波の特性が達成できる構成として、元来は短パケット衛星通信を対-象としたグルー

プ復調器[41，42)の適用が提案された (43) この方式では、受信パケットを一旦、すべてメ

モリ凶路に蓄えておき、逓倍による変調成分の除去、最小自乗法に基づくキャリア変動

の推定をメモリ回路内の全受信信号を用いて行い、得られたパラメータを用いて復調を

行う.この方法は優れた復調特性を有するもののパケ y ト長に比例して演算量が著しく

増大する.これに対して、簡易型の同期検波実現法として内挿型同期検波方式[判]が提案

された.この方式ではパーストの先頭と最後に既知信号を付加して送信し、復調時には

グループ復調器同様に 1パースト分の受信信号をすべてメモリに蓄えておく.次に、既

知信号区間において受信信号と既知信号との相関演算により、受信信号の絶対位相を推

定する.そして、既知信号に挟まれた情報区間では、既知信号区間で得た絶対位相を内

挿補間することで情報区間の信号の絶対位相を推定し、この推定位相を基に情報区間の

信号の同期検波を実現する.この構成はグループ復調器に比べ遥かに簡易であるが、パー

ストに2つの既知パターンを必要とするため周波数利用効率が低下すること、グループ復

調器同様に受信信号を蓄えるメモリの容量がパースト長に比例して大きくなるという欠

点がある.また、大きなキャリア周波数オフセットがある場合、外部に周波数同期機能

が必要となる.別の構成法として、 TDMA衛星通信に適用されている逆変調方式を基本

構成とした、 OLRM(Open Loop Reverse Modulation)同期検波方式が提案された.この方

式は、受信信号の搬送波を推定すると同時に受信信号を遅延させ、搬送波推定精度が高

まった時点で受信信号に掛け合わせて信号の復調を行う.この方式はシフトレジスタ回

路により信号の遅延が簡単にできるというディジタル回路の最大の特徴を利用し、フェー

ジング変動への追従性を高めたものである.このOLRMもキャリア再生用のフィルタと

して線形フィルタを適用しているため、周波数同期を外部に持つ必要がある.

前述のように、TDMAのようなバースト信号伝送を想定した場合には高速な同期特性

が要求されるにもかかわらず、遅延検波でも同期検波においても、高速な位相同期が可

-20-



G 

耳

(a)判定帰還型等化器(DFE)の構成例

Roll-off filter 

Fractional 
sampler 

MLSE 

(b) MLSE型等化器の構成例

図2.2 適応等化器の構成例
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能な構成法の提案は幾らかあるが、 AFCまで合めた検討は報告されていない.実際、位

相検波器において位相と周波数のIHlj方が高速に同期しなければ、決して受信機全体の高

速同期も達成されない.従って、この位相と周波数の高速同期!という問題は周波数利用

効率向上のための重要な課題となる.

ヴふさらに高速な信号伝送を行う場合には、伝送路の周波数特性により前章の図1.7

に示したようなマルチパスレイリーフェージングが発生する.マルチパスレイリーフェー

ジングにおいて図l.7のような深いノッチが発生する場合、受信電力が向くとも信号伝送

特性が著しく劣化する.従って、高速信号伝送を行う場合にはマルチパスレイリーフェー

ジング対策が重要な課題となる.そこで、変調方式を工夫することによるマルチパスレ

イリーフェージング対策として耐多重波変調が提案された[53] これは変調信り・に予め冗

長な伝送路符号化を行うことで、 lシンボル以内の遅延波を利用して伝送特性の向上を

計ったものである.この方法は簡易な変復調器構成で実現でき、遅延波の存在下でイン

プリシットなダイパーシチ効果まで得られるという優れた特性を有している.ただし、冗

長な符号化を行わねばならないと言う点で若干周波数利用効率を低下させるという問題

も持ッている.これ以外のマルチパスレイリーフェージング対策として適応等化器、ダ

イパーシチ受信があり、その移動通信環境下での効果的構成法も重要な検討項目となる

が、それは次節以降で詳細に述べる.

2.3適応等化器

伝送路の周波数特性を補償する適応等化器[54品]は、無線に限らず有線においても古

くから研究されており、最近では磁気媒体からの読み出しにも適用される応用範聞の広

い研究対象である.このように広範囲の分野において古くから研究されてきたにもかか

わらず、その構成は基本的には2種類しかない.すなわち、入力伝号に住込み操作を行う

トランスバーサルフィルタ型[54，55]と、伝送路で畳み込まれた受信信号から送信符号系列

を推定する系列推定型[60]である.この構造を基礎として様々な変形を加えた構成が提案

されているが、移動伝送路で優れた等化特性をもっ基本構成はトランスパーサルフィル

タ型であればDFE[57，58]、系列推定型であればMLSE型等化器[60，61]である .DFEとのMLSE

型等化器の構成を図2.2に示す.DFEは受信信号を入力とするトランスパーサルフィルタ

と、等化後の信号の硬判定結果を入力とするトランスパーサルフィルタから構成される.

DFEはこの 2つのトランスバーサルフィルタの出力を加算することで出力信号を得る.

注2.1:伝送路の伝達関数の零点が全て単位円内にある条件を最小位相推移という. 2波

モデルでは、第一到来波の振幅が後続の到来波の振幅より大きい場合に相当する.
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図2.3 移動通信における伝送路モデル

DFEは硬判定結果を入力とするトランスパーサルフィルタの働きにより遅延波を強力に

除去するため、特に最小位相推移条件[i王2.1]において極めて優れた等化特性を示す.一

方、マルチパスレイリーフェージング伝送路を図2.3に示すようなモデルで解釈すれば、

受信信号は伝送路のインパルス応答による送信符号の畳込み符号化出力信号とみなせる.

この時、畳込み符号に対する復号原理である最尤系列推定に基づき送信符号を推定する

のがMLSE型等化器である .MLSE型等化器は最尤系列推定器の強力な復号能力により優

れた等化特性を示す.特に、最小位相、非最小位相推移の条件にほとんど依存せず優れ

た等化能力を示すため、 DFEよりも優れた特性を示す.ちなみに、最尤系列推定を効率

的に実現するため、ほとんどの場合ビタピアルゴリズム [62]が適用される.その場合には

ピタビ等化器とも呼ばれる.この時、ピタピアルゴリズムを使う以上、拘束長が大きく

なると演算量が指数関数的に増大するという問題を潜在的に持っている.

DFEをTDMA移動通信システムに適用する場合、 DFEには高い等化能力に加えて、前

章で述べたように高速な同期特性と高い追従性を備えることが望ましい.そこで、DFEの

同期特性を決めるトランスバーサルフィルタのタップ係数推定アルゴリズムについて多

くの十食言すがなされた.例えば、 RLSアルゴリズム[1]あるいは、 UD(UpperTriangular Ma-

trix and Diagonal Matrix)分解 RLSアルゴリズム [1]、LMS(Least Mean Square)アルゴリズ

ム[63]等の適用が検討された [64.65l.LMSアルゴリズムは最急降下法の近似として与えら
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れ、簡易な構成で実現できるものの高速収束が困難であるため、 TDMA移動通信への適

用は困難とされている. RLSアルゴリズムは線形伝送路に対する最適解を与える正規方

程式を各1I寺刻において_ì~次的に求める方法であり、各時刻で求めうる最適解を算出でき

るため高速な引き込み特性が実現できる.従って、 TDMA移動通信においてほとんどの

場合、 RLSアルゴリズムの適用が検討されてきた. UD分解 RLSアルゴリズムは RLSア

ルゴリズムにおけるビット感度に対する不安定性を避けるために考案されたが、原理的

には RLSアルゴリズムと同様の特性を示す.すなわち、 RLSを基礎とするアルゴリズム

が最も有力な候補ではあるが、潜在的にLMSアルゴリズムに比較して演算量が多いとい

う問題点がある.そこで、各パーストの先頭と最後に数十シンボ、ルの既知パターンを挿

入し、この部分だけで RLSアルゴリズムによるタップ係数推定を行い、得られたタップ

係数の内挿補間により既知パターン聞に挿入された情報シンボルの等化を行い、演算量

を低減する方法が提案された [73] この方法は多少の演算量低減効果があるものの、依然

としてRLSアルゴリズムを必須とし、複雑な数値演算が必要であることに変わりはない.

1シンボルを処理するために必要な数値演算処理が増大すれば、 」般に CMOS(Comple-

mentary Metal Oxide Semiconductor )ーLSIで設計される DSPの消費電力が増大するため、こ

のような大きな数値演算が必要となる等化器を移動通信へ適用することは困難となる.

ー方、その高い等化能力から MLSE型等化器の移動通信への適用が検討された.前述

のように MLSE型等化器は伝送路のインパルス応答を用いて復号処理を行うが、通常伝

送路のインパルス応答は未知であるため等化を実現するには、伝送路のインパルス応答

を事前に推定しておく必要がある.ところが、移動通信ではレイリーフェージングによ

り伝送路環境が激しく変動するため、事前推定値を用いた場合には推定誤差が大きくな

るという問題がある.そこで、系列推定と伝送路推定を同日寺に行うことで追従性を向上

させた適応型MLSE等化器[61]の適用が検討された.さらにレイリーフェージングへの追

従性を向上させる方法として、各生き残りパス毎に伝送路推定を行う状態毎推定法が提

案された[89] 一方、適応型MLSE等化器の場合でも、周波数利用効率を向上させるため、

伝送路のインパルス応答推定アルゴリズムに対して初期収束の高速化が検討された.す

なわち、伝送路のインパルス応答を推定する伝送路推定器に、 RLSやLMSアルゴリズム

等の適応アルゴリズムの適用が検討された [65] しかし、前述のように LMSアルゴリズ

ムの初期引き込みの悪さや、RLSアルゴリズムの演算量の多さという問題は適応型MLSE

等化器でも発生する.ただし、 LMSアルゴリズムは初期収束を高速化するため、ステッ

プサイズを大きくして使用されることがある.これは、適応型 MLSE等化器の伝送路推

定器ではアルゴリズムが発散しにくいためである.ただし、ステップサイズを大きくす
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ることでそ字化特性が劣化するという問題は発生する.452化特性の劣化なしに高速同期的

性を実現し、かつ演算量を低減する方法として、トレーニング|玄関は RLSアルゴリズム

を適用し、データ区間では LMSアルゴリズムに切り替える EILS(Ensemble-averagedIn-

ver日ーmatrixLeast Squares)f67，附lやLMSアルゴリズムの定常的な変動項を推定する

QT(Quick Tracking)ーLMSアルゴリズム [70，71]が提案された.Q下LMSは高次元推定により

適応性を向上で、きるがf69]、次疋数分の LMSアルゴリズムを必要とするため回路規模の

拍大を招く.EILSアルゴリズムは初期収束期間と追従期間で適応アルゴリズムをRLSか

らLMSアルゴリズムに切り替えるため、ある程度演算量低減効果があるが、 RLSアルゴ

リズムを必要とすることに変わりはなく、回路規模の問題は依然として残る.また、GSM

に適用する MLSE型等化器を対象として， トレーニング信号系列の自己相関行列の逆行

列を予め計算しメモリに蓄えておき、実際に信号処理を行う場・合にはメモリのデータと

受信トレーニング系列の相関演算により伝送路のインパルス応答推定を行い、データ区

間では係数更新を行わないLSSE(LeastSquare Sequence Estimation)[72Jが提案されている.

この構成は高速かつ簡易に伝送路推定を行えるが、データ区間で係数更新しないため等

化特性が劣化すること、長いパーストを適用したシステムには適用できないと言う問題

点がある.

以上述べた研究動向からも分かるように、 DFEあるいは恥1LSE型等化器のいずれの場

合でも、等化特性および収束特性の大幅な劣化なく演算を簡略化することが重要な課題

となる.特に、高速同期の鍵を握る適応アルゴリズムの改良は、移動通信の高品質化だ

けでなく、等化器の移動通信における実現性をも左右する重要な検討項目である.また、

等化特性だけの観点からはMLSE型等化器がDFEより優れているが、伝送路のインパル

ス応答の分散、すなわち遅延スプレッドの増大と共に演算量が指数関数的に増大すると

いう問題もある.従って、 MLSEの演算量を低減すると共に効果的な DFEの実現法を探

ることも重要な課題となる.

このように複雑な演算を必要とする適応等化器を実用のものとするには、構成やアル

ゴリズムの検討に加えて、ハードウェア実現方法まで検討する必要がある.実際、適応

等化器の実現例としては古く IF(Intermediate Frequency)帯のアナログ共振回路で実現さ

れたものから [101、現在では地上系の大容量無線中継系のためのLSI[76J、有線系のモデム

用として DSPにより実現されたもの等、多くの開発例がある.さらに、最近では、

CATV(Cable Television)用の高速多値変調を対象としたLSIも多く開発されている.しか

し、ほとんどはAWGN伝送路のような比較的安定した伝送路をもっ、連続系のシステム

への適用例である.移動通信への適用例としては現在 (1999年)、世界最大のディジタル
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(a)選択合成ダイバーシチ受信

(c)最大比合成ダイパーシチ受信

図2.4ダイパーシチ受信機の構成法

SW: Switch 

DEM: Demodulator 

携帯電話システムである GSM[117，118]にDSPにより実現されたMLSE型等化器[74，75]が実

用化されている [34].GSMでは GMSK変調を用いて 270kbitlsの無線伝送速度でサービス

を提供しているため等化器を必須としているが、 l加入者当たりの伝送速度は24kbitlsと

比較的低速であるため、 DSPlチップで容易に実現可能であった.これ以外の移動通信シ

ステムでは無線伝送速度が低いことと消費電力の観点から適応等化器の実用は見合わさ

れている.しかし、将来のマルチメディア移動通信の実現には、無線伝送速度の高速化

は必須の課題である.従って、効率的な適応等化器の実現方法を検討することは重要な

課題となる [77-79] ところが、現状ではDSP1チップで実現する以外、有効な実現方法が

示されておらず、効率的な実現法を探ることは非常に重要な課題である.
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2.4ダイバーシチ受信

ダイバーシチ受信f12Jは移動通信に限らず無線通信において極めて布効な伝送特性改

善校術であるため 110，11]、国定11MJi通信、衛星通信等数において限りない検討、あるいは

実用例がある [8S，HoJ 特に、伝送路で高速なレイリーフェージングが発生する移動通信に

おいて、ダイパーシチ受信は受信信号の確率密度分布を改善し、著しい特性向上が図れ

る必須の技術である [12] 良く知られているように、ダイパーシチ受信の実現方法には(a)

選択合成 (SC: Selection Combining)、(b)等利得合成(EGC: Equal Gain Combining)、(c)最

大比合成 (MRC)があり [5]、最大比合成が最も優れた伝送特性を示す.選択合成ダイパー

シチ受信は等利得合成や最大比合成に伝送特性の面では及ばないものの、構成の簡易さ

という利点をもっ.等利待合成ダイパーシチ受信は構成の複雑さと伝送特性の両面にお

いて、最大北合成と選択合成の中間の特性をもっている.各ダイバーシチ受信方式の構

成を図 2.4に示す.ただし、移動通信では構成の簡易さが要求されるため選択合成法が、

ディジタルシステムの研究の当初は最も多く検討された.選択合成法の実現手段として

は、当初最も簡易な構成法である、アンテナ切り替えダイバーシチ受信が検討されたが、

切替えの際のクリック雑音によって通信品質が劣化するため、現状のシステムでは検波

後選択合成ダイパーシチ受信[80]が多く採用されている.この検波後選択合成ダイパーシ

チ受信の基本構成を維持したまま、できる限り品質を最大比合成ダイパーシチ受信に近

づけるため、検波後の信号に受信信号電力に比例した重み付けを行うことで1.5dB程度の

特性改背ーを図る方法が提案されている [81] この方法は実際に PHSやPDCシステムに適

用され、優れた特性は商用システムにおいても実証されている.また送受信で同一の周

波数を利用し、送受信のタイミングだけをずらして通信する TDD(TimeDivision Duplex) 

システムを前提として、ダイパーシチアンテナを基地局側だけに装備することで、基地

局と端末の両方でダイパーシチ受信効果が得られる送信ダイバーシチが提案されている.

送信ダイパーシチは送受信で同一周波数を用いるTDDの特徴を生かし、無線伝送路の可

逆性を上手に利用して端末の装置構成を簡易化できる.具体的には、基地局受信時には

通常のダイパーシチ受信、基地局送信時には受信時に用いたダイパーシチブランチを用

いて送信する.これにより、基地局受信時に推定された良い方のブランチ(伝送路)を用

いて信号を送信するため、ダイパーシチアンテナを備えていない端末でもダイパーシチ

受信効果が得られる.送信ダイバーシチはTDDを適用しているPHSで実用化されている.

一方、ダイパーシチ受信と他の技術、例えば前述の等化器との結合によって相乗効果的

に特性改善が図れることも知られており、理論的あるいは室内実験レベルではその優れ
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た特性が検証されている [30，110J ただ、ダイパーシチ受信と等化器を組み合わせた場合

にはアンテナの本数倍に回路規模が増大し、その引き込み特性も若干ながら劣化する.

従って、この結合を考える場合には回路規模の低減(87，88]、あるいは引き込特性の改善が

最も大きな検討課題となる.

2.5周辺技術とその装置化

移動通信システムにおける無線伝送装置を設計する場合には、前節までの移動通信に

おける主要な技術に加えて、これらを支える周辺技術も重要な検討項日である.特:に、伝

送路において非常に変動の激しいレイリーフェージングが発生する移動通信では、安定

な復調操作を支える周辺技術の確立は重要な検討課題となる.また、小型化が必須の要

求条件である移動通信では、装置実装方法も非常に重要な検討課題である.

送信機側では、 GMSKやπ/4・QPSK直交変調器の小型化と低消費電力化のため回路の

LSI化が図られ、多くの商品が世に出ている.現在では変調器だけでなく、周波数変換器、

フィルタ類までがlチップLSIに集積されている.後は、電力増幅器の集積化を待つのみ

で、送信側の装置としてはほぼ完成の域に達したように感じられる.

受信機側では、上記の技術以外に LNA(Low Noise Amplifier)や受信側フィル夕、受信

信号増111面、シンボル同期 (BTR)、フレーム同期機能が必要となる. LNAやフィルタは移

動通信における加入者の増加に伴い研究開発が進み、非常に小型で、高品質になっている.

受信信号増幅とは、フェージング変動あるいは長区間変動により受信電力が変動しても

A!D変換器のダイナミックレンジ内に受信信号を増幅する機能をいう.従来の移動通信シ

ステムでは電力効率を考慮して非線形増幅器(リミタ増幅器)l13Jが適用されている.非線

形増幅器が適用できるのは、 GMSKやπ/4・QPSKで、は信号空間ダイヤグラムにおける単位

円上に送信信号をマッピングするため、非線形増幅をしても特性が劣化しないためであ

る.ところが高速通信を行う場合には、高速通信に必須の等化器が伝送路に完全な線形

性を要求するため、非線形増幅器を利用することができない.従って、 AGC増幅器の適

用を検討する必要がある.AGC増幅器は等化器同様、 TDMA移動通信への適用例があま

りないが、高速通信を考える場合には重要な検討・項目である.一方、受信信号から最適

サンプリングポイントを抽出する BTRの構成法としては、従来は受信信号をシンボル

レートの2倍でサンプリングし遅延検波後の信号の符号遷移パターンからサンプリング位

相誤差を検出し AID変換器にフィードバックする構成が良く採用されていた.これは遅

延スプレッドの影響が無い場合には優れた構成であるが、遅延波が存在する場合にはサ

イクルスリップ(52]を起こす確率が非常に高くなる.従って、 BTRの構成法も高速TDMA

においては重要な検討課題となる.

次章以降ではこれらの課題に対する検討結果を示す.
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第 3章適応復調技術

3.1はじめに

前章で述べたように、 TDMA移動通信システムでは周波数利用効率を向上させるた

め、各バーストに付加されている同期用の信号を短くすることが望ましい.そこで、復

調器の同期特性の高速化が要求される.特に、バーストを受信するたびに初期引込みか

ら|司期を確立する必要がある位相検波器には高速な同期特性が要求される.この時、位

相検波方式として遅延検波を用いた場合には高速位相同期が可能であるが、周波数同期

機能を外部にもつ必要がある.従って、検波器全体として高速同期特性を得るには、こ

の周波数同期 (AFC)を高速に行うことが重要となる.しかし、この要求条件を満足する

有効な方法は示されていない.

I r1J期検波の場合には送信搬送波の周波数と位相両方に同期を確立する必要がある.こ

れは、同期検波では送信側の局部発振器と同一の周波数と初期位相をもっ搬送波を再生

し、これを受信信号に乗積して復調信号を得るという構成をとるためである.良く知ら

れた同期検波の実現法にCostasLoopや逆変調を適用したものがあるが、周波数同期まで

高速に行うことは困難である.この他に、グループ復調器の適用が提案されているが、小

型化や低消費電力化が要求される移動通信への適用は難しい.また、位相同期の高速確

立のため、適応アルゴリズムを適用した同期検波実現が提案されている.ただしこの場

合の周波数の高速同期方法は示されていない.つまり、移動通信に適用可能な同期検波

の実現法として位相同期を高速に行う方法は提案されているが、周波数同期までを高速

に行う方法は未だ示されていない.

すなわち、周波数利用効率の向上の観点から位相検波器には高速同期特性が要求され

るにも関わらず、遅延検波、同期検波のいずれの場合でも、周波数同期を含めた高速同

期法は未だ示されいない.従って、周波数と位相の高速同期が可能で、かっ移動通信に

適用できるほど小型で消費電力が低い可能な構成を探ることは、移動通信の周波数利用

効率の向上の観点から非常に重要な研究課題である.

そこで本章は、高速な位相および周波数同期を達成するためにRLSアルゴリズム [1]を

位相検波器に適用することを提案し、その原理と具体的実現方法を述べる.また、実験

およびシミュレーションにより得られた特性を示す.第3.2節においてまず、準同期検波

用の位相検波方式として、周波数オフセット推定のための状態選移係数を導入し、周波
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数オフセットと位相誤差を同時にRLSアルゴリズムにより推定する新しい方法を定式化

する.次に、提案するアルゴリズムの初期収束特性、追従特性を理論的に検証する.第

3.3節では、このアルゴリズムの遅延検波器用AFC回路への適用法および、準同期検波器

への適用法について述べる.準同期検波器を用いるシステムにおける変調方式として

16QAM、遅延検波器用 AFCにはπ/4-QPSKを適用する.第 3.4節では提案するアルゴリ

ズムを DSPlチップで実現し、ハードウェア実験を行った結果について述べる.

3.2 RLS適応位相制御

3.2.1原理

悶1.6に示す無線伝送系で、は、 一般に受信機の局部発振器の発振周波数(2π)ー1白cと送

信機の発振器の発振周波数(2πr1wcには周波数オフセット 41と(2πr1uUC-叫)が存在する.

この時、 jを虚数単位とすれば、受信信号 Ukは以下のように表される.

ー久W
 

+
 

ハり+
 

T
 

F
 

A
品π

 

ヴ
-n

r
 

x
 

e
 

ιA 
D
 

一一'bκ U
 

(3.1) 

式 (3.1)において、添字kは時刻、 Dkは送信信号、 Tはシンボル周期、 0は初期位相誤差、

Wkは受信機の初段に備えられた増幅器(LNA)によって付加された白色ガウス雑音を示し

ている.式(3.1)における受信信号の周波数オフセットと位相誤差成分には明らかに以下

に示す関係が成立する.

口叫叫叫州Pペ沖(か1(2附叩T+叶叫0引)ト)ト=司e飢叫州X叩P

すなわち、周波数オフセットが存在すると、受信信号の位相は時間に関して-".次関数的

図3.1システムの構成図
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に変動し、周波数オフセ y トI1fはこの一次関数における微分係数として現れる.周波数

オフセットの存在により位相が時間の一次関数として変動する伝送路は AR(Auto-

Regressi ve)モデル [IOOJによって表現できる.すなわち、式(3.2)において

Hk=exp(j(2π'l1fkT+θ))、Fk-I =exp(j2π'l1fηとおけば、式(3.2)は以下のようなモデルで数式

表現できる.ただし、周波数オフセァトの時間変動は一般に非常に小さいので、本論文

では無視する.

Hk=Hkー IF'，

Uk=DkHk+ Wk 

(3.3.1) 

(3.3.2) 

式 (3.2)からも明らかなように、状態遷移係数Fkは lシンボル間の位相遷移を表してい

る.本章で扱う位相検波器は位相変動のみを取り扱う?めH" F" D 、U、W はすべて
- .，'_.， ~.L k 、 k 、 k' '""'k' "k 

複素スカラー量で、表現される.すなわち、式(3.3.1)は位相状態Hkがシンボル毎に状態遷

移係数分だけ変動することを示しており、式(3.3.2)はこの位相状態が観測される場合に

は受信機で発生する白色ガウス熱雑音Wkが加算されて検出されることを示している.こ

のARモデルを図式化したものを図3.1に示す.同図においてTはlシンボル遅延素子を

意味する.実際のシステムにおける受信機では白色ガウス雑音が先に付加され、ベース

パンド???に変換される時に周波数オフセットが現れる.しかし、白色ガウス雑音は周波

数オフセットによって統計的性質を変えないため、図3.1で伝送路がモデル化できる.伝

送路がARモデルで表現される場合、式(3.3.1)における状態選移係数が既知の場合にはカ

ルマンアルゴリズム川により正確な位相推定が実現できるが、状態選移係数んが未知の

場合には正確な伝送路推定は困難である.そこで式(3.3.1)と(3.3.2)に示す伝送路を通過

した信号を正しく推定するために、 FkとHkを同時に推定する新しい線形推定アルゴリズ

ムを導出する.

状態選移係数FKは lシンボル聞の位相変動量の平均値として定義できる.ところが、

入力信号には変調成分が存在するため、そのままでは位相変動量を正しく推定すること

ができない.一方、式 (3.2)の両辺に送信信号Dkの電力をかけ合わせ、式(3.1)を代入す

れば F記の式を得る.ただし、送信シンボル電力が一定の PSK変調を想定し、右辺には

1Dkl2を左辺には |Dk-l|2をかけ合わせる.

D.U，.=D. .U，. IF，. ，+ W kVk-L/k_lVk-l'k-l -. "k-l (3.4) 

式(3.4)において、 w'k-l=D〉wk-DLlwk-lであり、*は複素共役を示している.式(3.4)は

式(3.3.1)と(3.3.2)で定義したシステムモデルにおいて、入力信号と受信信号の相互相関
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値のーシンボルごとの位相変動量がarcsin(Im[Fk]/!F k!)であることを示している.但し、

Im[・]と arcsin(・)， !・|は各々括弧内の虚数部、逆正弦、絶対-値を示している.そこで、入

力信号とトレーニング信号または識別信号との相互相関をとり、その lシンボル間の差

分によりんを求める[(王 3.1) 前述のように、本論文では周波数オフセットの時間変動は

ないとしたため、差分関数ペは次式で定義できる

、.‘
BE
・E・-EE
，，，
a

*
'
k
 

u
 

i
k
 

D
 

，，ea，，Ea-----E--z
，‘‘‘、

ホ

KF
 

、EE
l
-
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，J

ホ

ー

κ
U
 

'
U
R
 

D
 

，，，
a『
--aEE
‘‘‘、一一

f
J
i
κ
 

ρし (3.5) 

Fkの推定に関して、高速な収束特性を実現するために指数重み付き RLSアルゴリズム [1]

(この後、指数重み付きは省略する)を適用する.この時、式(3.5)から明らかなように、

DJYKを所望信号、 Dk_1U二lを入力信号と見なせば、 Fkを推定するために必要となる自

己相関と相互相関は各々次式で与えられる.

位(k)=ゆか-1)+ I Dk.IU:.11
2 

eik) = As)k-1) + (DkU;)( Dk 1 U:.1 r 
(3.6.1) 

(3.6.2) 

t式でりまんを推定する RLSアルゴリズムの忘却係数であり緩慢な変動に追従するため

に導入した.また、 φメk)はDιluLの自己相関値の指数重み付き積算値を示し、 oメk)は
Dk-lfk-lと、その lシンボル後の値Dkrkとの相互相関値の指数重み付き積算値を示し

ている 式(3.6.1)と式(3.6.2)は引k)とefk)を逐次的に求めるための数式を示している.

状態遷移係数Fkの推定は、式(3.5)で与えられる差分の指数重み付き自乗和ペを評価関

数とし、その最小値を与える Fkとして求める.すなわち、

4=さ4142=84ii仲 〉HULl2 (3.7) 

より、最適Fkは次の方程式の解として与えられる.
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注3.1:通常、逓倍により変調成分を除去し、 Fkを推定する方法が知られているが、本手

法と比較して逓倍雑音により推定精度が低下する.
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式(3.8)の解は式(3.6.1)と(3.6.2)で逐次的に求められた係数を基に次式で求められる.

F;=OI(k)矧k)ーl (3.9) 

式(3.9)は正規方程式と呼ばれ、一般的には逆行列補助定理山を適用して求めることがで

きる.ところが、式(3.6.1)より φメk)はスカラー量であるため、式(3.9)は逆行列演算を必

要とせず、単なる除算演算により直接Fkを求めることが可能となる.前節での定義から

明らかに、んは位相に関する時間の一次の変動項であり、その振幅は lである.そこで、

Irkは式 (3.9)で求めた解を、その絶対値により正規化して与える i注 3.2]

位相状態Hkは上記で得たんを用いて次式のように更新される.

Hk+1 =FkHk (3.10) 

状態遷移係数Fkが与えられると、位相状態は式(3.10)と式(3.9)により逐次的に推定する

ことが可能となる.位相状態Hkを基準位相よりの位相誤差とみなすとその複素共役は位

相補償アルゴリズムにおける位相補償量、すなわち入力信号に対する最適重み係数とな

る.その時、式 (3.5)と同様に誤差関数ekは次式で与えられる.

ek=Dk-HkUk (3.11) 

ここで、時刻 hから kへの位相変動量を示す関数として状態選移関数ゆ(k，h)を定義する.

(t(k，h)は状態遷移係数Fkの累乗により次式で与えられる.

判k，h) = II Fj (3.12) 

Fiはその絶対値により正規化されているので、 ゆ(k，h)は複素空間の単位円上にある.こ

の時、 RLSアルゴリズムは次式に示す重み付き自乗和の評価基準により重み係数を推定

する.
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(3.13) 

λ。は位相推定のための忘却係数である.この時、重み係数H*kに関する最適解は次の方

程式より求められる.

注 3.2:誤解を招く恐れがないため、同じ Fkという記号を使用する.
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Quasi-coherent 
(1) Complex multiplication 
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図3.2アルゴリズムの構成

?三=辻ぬい判ki)u:-H;!川=0
σrtk i=O ¥ J 

(3.14) 

式 (3.14)の解は次式で求められる.

H;=θ(k)倒的ーl (3.15) 

ここで、 FKの時間変動を無視すると以下のような関係が導ける.
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d
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(3.16) 

式(3.16)を用いて、式(3.15)における自己相関φ(k)と相互相関θ(k)は次式でーヲ-えられる.

φ(k) =λ。φ(kー 1)+IUkI2

e(k) =λ。凡θ(k-l)+DkU:

式(3.17.1)のφ(k)はUkの自己相関の指数重み付き積算値を示している.一方、 1シンボ

ル間の位相変動量を示すんによる指数重み付けは、過去に受信した信号に対して周波数

オフセットによる位相回転補償を行なうことと等価である.従って、 e(k)は周波数オフ

セット補償された入力信号と Dkの相互相関の λ。による指数重み付き積算値を示してい

る.式(3.17.1)と(3.17.2)では8(k)とφ(k)を逐次的に求めるためのアルゴリズムを示して

(3.17.1) 

(3.17.2) 
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いる .Hkは状態遷移係数推定の場合と同様の理由により式(3.17.1)と(3.17.1)から逐次的

に直接求めることが可能となる.最終的に、事前推定による重み係数 Hk+1は式 (3.10)、

(3.15)より作られる.

3.2.2構成

準IriJ則検波された位相変調信号は、式(3.1)より次式のように変形できる.

仏=eXP{j (a，+ 2πL1i(k刊}= D，{ exp(i 2mlfT) }'exp(i e) (3.18) 

ただし、 Dk=exp(jak)である.説明を簡単にするために式(3.18)では雑青の項を無視した.

上式において引は送信信号位相を示す.まず、周波数オフセットおよび初期位相誤差成

分のみを抽出するため、入力信号と所望信号との相関をとり式(3.18)における Dkを除去

する.次に、 lシンボル聞のキャリア位相変動を表す状態遷移係数Fkを、相関値Dkfk

の lシンボル聞の位相変動量を誤差とする RLSアルゴリズムにより推定する.次に、推

定した周波数オフセット情報exp(j2πAβ7を基に入力信号 Ukより式(3.18)のexp(j2πAβ7

を除去する.実際には入力信号Ukを係数exp(j2πL1fT)により指数重み付けされたものとみ

なし、入力信号 Ukに周波数オフセットによる位相誤差と逆位相のexp(ゾ2π11fT)に忘却係

数λθを乗算したもので相互相関を指数重み付けする.すなわち、 exp(ゾ2πkl1斤7による入

力信号 Ukへの重み付け結果と、所望信号Dkとの相互相関 θ(k)を求める.その後、この

相互相関と自己相関を用いる RLSアルゴリズムにより初期位相誤差exp(jθ)を推定する.

最後に、得られた周波数オフセットと初期位相誤差情報を基に、次シンボルにおける最

適位相補償のための重み係数を求める.ここまで、の説明でDKは送信信号と説明したきた

が、実際の通信ではすべての送信信号が既知であることはない.TDMA通信では第 l章

で述べたように各パーストには同期用の既知信号(これを今後トレーニング信号と呼ぶ)

が送られるため、この区間では以上の説明がそのままあてはまる. しかし、情報信号区

間では送信信号が未知であるため、送信信号Dkを推定する必要がある.そこで、初期位

相と周波数オフセット成分を除去した復調信号を判別(識別)した信号をDkと見なすこ

ととする.具体的には図 3.2に示したような構成により位相補償を行なう.

(1)同期信号区間ではトレーニング信号を Dkとし、情報区間では l時刻前に推定した重

み係数Hkを入力信号に掛け合わせ識別し Dkを得る.

(2) Dkと入力信号Ukとの相互相関をとり、この相関値の 1シンボル聞の位相変動より Fk

をRLSアルゴリズムにより推定する.
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(3)λθFkを指数重みとする RLSアルゴリズムにより時刻kにおける位相誤差補償のための

H"を得る.

(4)んと現在の重み係数Hkを掛け合わせることで、次の時刻の重み係数Hk+1を得る.

3.3動特性の解析

3.3.1初期収束特性

式(3.3.1)と(3.3.2)で表現された伝送路モデルを通過した信号は、具体的に次式で、表さ

れる.

Uk=Xk +叫帆咋叩=D均D

上式においてXろkは送信イ信言号に位相回転のみが与えられた信号、。は初期{立相誤差を示す.

この時、への推定に用いる誤差信号は次式で与えられる.

(3.19) 

lh(MF;(DKl川+{D，W: -F;(Dk_1川口町
右辺第一項は推定誤差、右辺第2項は白色ガウス雑音による項を示している.白色ガウス

雑音に起因した誤芋の共分散σ2は次のようになる.~v//，， /J tĴ Vf 
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上式において cov[]は共分散をとること、 E[]は集合平均を意味している.また、 σ2は

入力雑音Wkの分散を示している.ただし、雑音および送信信号は完全に白色化されてい

て相関は全くないとした.また簡単のため送信信号は位相変調信号であり、かっ雑音の

影響が少なく受信信号レベルの平均値も一定である状況を仮定して 41ι12]=1とした

この時 ~I叫}で、あるため自己相関付)肌示す簡易な数式により表現できる

φt(k) =さλk-ilDi昨 (3.22) 

-36-



次に、状態遷移係数 Fkの収束特性を最適重み係数人'ptからの分散により去現する.式

(3.22)より状態遷移係数Fkの共分散は次式で表現できる.

∞V[FkトE[IFk -F()I'( 12] ==ゆ(咋2(川|川=ィ14j:Jφ(kr2

1-幻l+f__li:+1 ¥ (い1)
1+竹 (λj!)k+l・1) 

般に、忘却係数与は lに近い値を)円いるため、状態遷移係数の誤差の分散は受信シン

ボル数(時間)に逆比例して収束する.

次に、状態遷移係数Fkの共分散を基に、時刻 kにおける位相誤差 8kをRLSアルゴリ

ズムにより推定し、位相誤差補償のための重み係数Hkの共分散を得る.まず、時刻kに

おいて推定された状態遷移関数を用いれば、周波数オフセット補償をうけた時刻iの入力

信号 Siは次式のように表現できる.

山本(k，i)Ui={札pr(k，i)+ L1~k， i)} ~ Ui (3.24) 

式(3.24)においての (k，i)は時刻kから iにわたる最適位相変動量であり、 L1ttov/k，i)は最
op' 

適値と推定値問の位相誤差を示す.実際にはゆ(k，i)は正規化されており、式(3.24)の線形

表現は最悪値を評価している.この時、式(3.24)より時刻kにおける Hkの共分散Kkは次

式で与えられる.
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式(3.25)における cov[tt(k，h)]は式(3.23)より次式のように近似できる.

c仲川~k， h) -ttopr(k川12]=会IRFOPIll2=会COV[Fi]

=2cr土生I(k-h)+す i 
1+竹112(λjl)t-1)(ヤ1) (3.26) 
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式(3.26)における幕級数手IJ項はλFKと同様の指数関数的な収束特性を示す[1241 すなわち、

式 (3.25)、(3.26)より Hk推定誤差の共分散Kkは次式で、与-えられる.

げ辻(1+ホ)

2cr4 (ト川
(1 +川(1-À~+l r (3.27) 
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式(3.27)の右辺第一項は通常のRLSアルゴリズムにおける収束特性を示す関数であり、第

2項は周波数オフセ yト推定と位相推定の相互作用に起因したものである.この第2項は

指数関数的な収束特性を示すが、雑音の分散。2の自乗項を係数とするため、微少項とな

り無視できる.従って、重み係数Hkは通常のRLSアルゴリズムと同様の収束特性を示す.

次のシンボルに対する事前推定重み係数H はH とF の積で表現され、 H とFが独立k+l .~ Hk ~ ， k 

な変数とみなせ、|九1=1ι1= 1ならばその共分散凡'は次式で表される
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すなわち、 Rみ係数Hk+1の誤差共分散はHkおよびんの共分散の布lにより決定される.式

(3.27)の第2項を無視すると位相と周波数初期収束は同様の数式により表現される.すな

わち、状態選移係数と重み係数のうち、推定誤差の大きい方の収束特性にHk+1の初期収

束特性は支配される.雑音の影響を除去するため位相および周波数推定のための忘却係

数は共に lに近い値に設定するため、通常のRLSアルゴリズムと同様の収束特性を示す.

次に、周波数オフセットおよび位相誤差補償された受信信号の平均白乗誤差Jkは次式

でj之される.

円 2+EiKJlq112142+A(l+J-ト2叫 l+}
1 +入。~ ~ • (Ae I t-1 ) 

. -- 1 +竹 (λ~lr+1 ・ 1 ) 

忘却係数今と λθを上述したように設定すると、平均自乗誤差の収束特性も従来のRLSア

ルゴリズムと同様の収束特性を有する.図3.3にRLSアルゴリズムの収束特性を計算機シ

ミュレーションにより評価した結果を示す.同図では QPSK伝送系において準同期検波

用の位相制御回路に RLSアルゴリズムを適用した例である.クロック周波数で正規化し

た周波数オフセット 4fTは0.46で、へと Hk推定のための忘却係数は 0.99と0.90である.

雑音の存在下、例えばCNR(Carrier to Noise Ratio)が 10dBあるいは 20dBの条件下でも

約 10シンボル程度で収束が完了していることより、 cov[J]の収束速度はんの推定による

影響を受けていないことが確認できる.

一方、遅延検波器ではキャリア問周波数オフセットは定常位相誤差exp(2πAβ7に変換

される.この時、遅延検波後の AFC回路は定常的な位相誤差を補償するのみで充分であ

る.このような定常的な位相誤差補償に本アルゴリズムを適用する場合、状態遷移係数

は(1+)'0)と固定できるためんの推定誤差が存在しない.従って、平均自乗誤差Jは式(3.28)

において状態遷移係数推定誤差に関する項を除去したものとして次式で与えられる.

k = 2cr斗~r1 +， ¥ : _L 1 ¥ + 2cr 
1 + A8¥ (引+1

・1) 
(3.30) 

式(3.27)において雑音の分散が2σ2になっているのは遅延検波により雑音が2倍に増加し

ているためである.周波数の安定性を考慮すると忘却係数λ。は lに近い値に設定できる
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ため、本アルゴリズムは式 (3.24)と同様に受信シンボル数に逆比例して収束する.

3.3.2追従特性

収束過程における平均自乗誤差を表す式(3.29)においてシンボル数kを無限大とする

ことで本章で提案したアルゴリズムの追従特性が得られる.すなわち、式 (3.28)および

(3.29)より復調信号の平均自乗誤差Jkは次式で与えられる.

_ 1 -λ。 f1 -λ↓ λ:-1・λr _ 

=σι一一一~+2σ岬与一一ーと一一一二一一 +2σ一一一一!.._+σ4
1 +λe . --(1 +川(1+λ。)-...v 1 + Af • v (3.31) 

式(3.31)の第2項が雑音の分散σ2に関する自乗項であり微少項として無視できるため、本

アルゴリズムの追従特性は周波数推定誤差と通常のRLSアルゴリズムの位相推定誤差と

の和により表される 周波数オフセットの安定度を考慮すると与は lに近い値に設定で

きるのに対し、 λ。は伝送路の位相変動を考膚して Aより小さくする必要がある.この制一.~ ， '1 

約のもと、提案したアルゴリズムを通常の紅Sアルゴリズムと同等の追従特性を持たせ

るためには、忘却係数を以下に示す関係に設定する必要がある.

I>Ar>3- 8 
f----' 3+λ。 (3.32) 

一方、π/4-QPSK遅延検波後には周波数オフセットは定常的な位相誤差になるため、遅

延検波後の AFCに提案アルゴリズムを適用する場合には、 Fkをlと設定すればよい.そ

の場合の追従特性は、式 (3.31)より次式で表される.

ぅ

σ+
 

~
一
ん

-
一
+

ポウ
-

F
J
 

(3.33) 

すなわち、 π/4-QPSK遅延検波の場合には通常のRLSアルゴリズムと同様の追従特性を示

す(99)

3.4位相検波器への適用

3.4.1π/4・QPSK遅延検波器

移動通信に適用する QPSK復調装置には、受信信号のレベル変動を抑圧するために、

IF帯においてリミタ増幅器を備えている.リミタ増幅器は出力信号のレベルを一定にす
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る非線形操作を行なう.従って、時刻 kにおける人力信号Rkは次式に示すように信号空

間ダイヤグラムの単位円上lこ存在する.

…付+叩件。~nl)j (3.34) 

式(3.34)において ojs)、ojn)は各々時刻kにおける送信信号の位相と、白色ガウス雑音に

よる位相千品i仁の雑音成分を示す、この時、遅延検波器の出力信号は次式で表される.
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ただし、 Dfexpo-ok(S)ーjOK-l(5))である.式(3.32)より明らかなように位相補償のための最適

重み係数H*017fはexp(ゾ2π11fJ)である.従って、リミタ増幅器による非線形操作を受け

た信号の雑音の分散σ22 は次式で与えられる.
linuter 

σ〈; 戸ベイ41川件Xベ仰いAれ村(い付0イ:)州州川|ト2下ド|卜トド斗=4E斗十4伍4EsヰEsiトs幻i (3.36) 

ただし、 π/4-QPSK変調では情報信号は一定振幅のシンボルにマッピングされるため

IDk12=1とした この時、平均自乗誤差問[乃は式(3.30)にσ2limlterを代入することにより

得られる.雑音が比較的小さい場合には、E[sin2( 1I2(θk(F0.0k-l(n)))]~σ212となり、式(3.33)

のσ2limiterは雑音の分散σ2に漸近し、通常の線形系における RLSアルゴリズムの平均自

乗誤差に一致する.従って、非線形系を通過したことによる劣化はない.

3.4.216QAM準同期検波器 (16QAM-APC(Automatic Phase Control)) 

局部発振器で受信信号をベースバンド帯に変換する準同期検波では、変換後の信号に

キャリア周波数オフセットが残留するため、ベースパンド帯の信号処理によりこれを補

償する必要がある.周波数オフセットのある局部発振器により準同期検波する伝送路モ

デルは式(3.3.1)のARモデルにより表現できるため、今まで述べてきたアルゴリズムが適

用できる.変調方式としては 16QAM変調方式を適用した. 16QAMでは 3つの入力信号

-41 -



Quasi-coherent detector : : Baseband detector 

』パフヘ』仁τコ』仁コ ;j l t Y/44イ/1:

" ， 
-----------------------_.・・・-_......-......・・--・----~---------------------------------------_. 

H : Hybrid LPF : Low pass filter 
π/2:π/2 phase shifter LO : Local oscillator 

図3.4実験系の構成

Di fferen tial 

detector 

output 

o Coherent 
detector 

o output 

レベルがあり、各々のレベルでの SNRが異なる.しかし、アルゴリズムの基本的な操作

はQAM変調においても位相変調の場合と同 a であり、 16QAM変調では位相制御回路に

3種類のSNRの異なる信号が入力されるとみなせば、追従特性は式(3.30)で与えられる.

ただし、雑音の分散は各レベルの平均となる.

一方、初期引込はパースト信号の先頭にあるトレーニング信号を利用する.推定誤差

が雑音の影響を受けることを考慮して 16QAM変調では最も CNRの良好な信号をトレー

ニング信号に用いる.すなわち、レベルの最も高い QPSK信号を用いて初期引込を行な

うため、初期引込特性は QPSKと全く同様の式(3.26)により与えられる.

3.5実験

3.5.1構成

π/4-QPSKと16QAM復調器の構成を図 3.4に示す.実験は 90MHzのIFで折り返して

行った.π/4-QPSKは第 2IFの 10.7MHz帯に変換された後、リミタ増幅器を経て準同期

検波器に入力され、その出力をベースパンド帯で遅延検波をする構成とした.16QAMは、

準同期検波後ルートロールオフフィルタにより帯域制限した後に位相補償をする構成と

した.π/4-QPSK、16QAM共にロールオフ率は0.5である.また、 π/4-QPSK遅延検波器お

よび 16QAM準同期検波器は DSPlチップで実現して実時間で、信号処理を行った.
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3.5.2周波数オフセット補償特性

|司 3.5にπ/4-QPSK遅延検波器の BER特性を示す.ピットレートは 256kbit/s，CNRは

13dBである.また、 RLSアルゴリズムの忘却係数は 0.975である.AFC回路を備えない

場合、周波数オフセット 4kHz(L1jT=0.06)に対して約 1桁特性が劣化する. AFC IfiJ路を備

えることにより:t12kHz(L1jT弓ill.18)の周波数オフセット範囲において特性劣化は見られな

かった.

一方、 1~13.6 に周波数オフセットに対する 16QAM準同期検波器の BER(Bit Error Rate) 

特性を示す.ビットレートは 112kbit/s、CNRは19.5dBである.状態遷移係数推定のため

の忘1;11係数は 0.99、位相状態、推定用は0.95である.周波数オフセット補償機能を持たな

いRLSアルゴリズム、すなわち状態遷移係数F をlとしt::.RLSアルゴリズムでは、周波k ~ .1. ...._ "-"'-

数オフセット 200Hz(L1jT=0.007)で、約l桁BER特性が劣化するのに比較し、周波数オフセッ

ト袖償機能を備えた場合にはほとんど特性を劣化させない.緩やかな特性劣化はルート

ロールオフフィルタの等価的な中心周波数ずれによるものある.

3.5.3 BER特性

図3.7にπ/4・QPSK遅延検波器の BER特性を示す.ビットレートは 256kbi山、忘却係

数は 0.975である.AFCを備えない時、 5kHzの周波数オフセットに対して、 BERが 10-2

点において約 8dBの特性劣化がある.これに対して、 AFCを備えることにより、周波数

オフセ y トに対する特性劣化を 0.3dB以内に抑圧できる.

一方、図 3.8に16QAM準同期検波器の BER特性を示す.ビ y トレートは 112kbit/sで

ある.状態遷移係数推定のための忘却係数は 0.99、位相推定用は0.95である.周波数オ

フセットが存在しない場合の理論値からの特性劣化は、 BERが 10-4点において 0.2dBで

あった.ところが、周波数オフセット補償機能のない紅Sアルゴリズムは、 10Hzの周波

数オフセァトが存在すると、 10-4点において理論値から 2.5dB特性が劣化している.一

方、周波数オフセット補償機能を備えたRLSアルゴリズムを適用すると 1kHzの周波数オ

フセットの存在ドにおいても、 BERが 10-4点において理論値からの劣化を 0.5dB以下に

抑えることができる.

3.5.4収束特性

図3.9(b)に遅延検波器用のRLSアルゴリズムによる収束特性を、復調信号と希望信号

の平均自乗誤差 (MSE: Mean Square Eηor)により評価したものを示す.比較のため LMS

アルゴリズムを適用した場合の収束特性を同図(a)に示す.RLSアルゴリズムの忘却係数

-46-



λは0.975とし、 LMSアルゴリズムのステップサイズパラメータは 0.025として両アルゴ

リズムのH寺定数を|司じにすることで復調特性を等しくして、収束特性を比較した. jI司位l

においてド側は変化のタイミングを示しており、 t側は平均自乗誤差の収束特性を示し

ている. (a)の横軸が200μsec/divであり、 (b)の横軸が20μsec/divであることを考慮する

とRLSアルゴリズムは LMSアルゴリズムに比較して約 10倍の収束特性を持ち、 10シン

7ドル以下で収束が完了することが分かる.

3.6結言

TDMA移動通信に適用できる位相検波器の位相制御方法としてRLSアルゴリズムを拡

張した新しいアルゴリズムを導出した.提案したアルゴリズムは RLSアルゴリズムに状

態遷移係数を導入し、さらに状態遷移係数を RLSアルゴリズムによって推定するもので

ある.このアルゴリズムは周波数オフセットの存在する伝送路環境ドにおいて、状態遷

移係数推定ための忘却係数をlに近づけることで、周波数オフセットの存在しない伝送路

における RLSアルゴリズムと同様の収束特性と追従特性を示すことを理論的に明らかに

した.さらに、このアルゴリズムを lチップDSPで実現し、 π/4-QPSK遅延検波器用 AFC

回路および16QAM準同期検波器に適用し、初期収束特性および追従特性を実験的に検証

した.シンボルレートを 128kHzとした場合、 AFC回路を備えたπ/4-QPSK遅延検波器は

:t12kHzの周波数オフセットの存在下において特性を劣化させず、約10シンボルで収束が

完了する優れた初期収束特性を示した.また、 16QAM準同期検波器はクロック周波数の

::t5%程度の周波数オフセットに対して特性を劣化させないことを実験的に示した.すな

わち、 TDMA移動通信システムへ本章で提案したアルゴリズム搭載した位相検波器を適

Jiiすることで、周波数オフセットの存在下においても高速な同期特性が得られ、周波数

利用効率の向上が図れることが明らかとなった.

本章で取り上げた検波方式はいずれも、比較的周波数応答が平坦である伝送路におい

て有効である.すなわち、比較的低速な通信システムにおいて極めて有効な手段となる.

さらに、高速な信号通信システムにおいても、本提案アルゴリズムは高速同期を達成す

ることは可能であると考えるが、十分な信号伝送特性を実現することは不可能である.こ

れは、位相同期が高精度に行われでも、高速伝送時には伝送路の周波数特性の影響が顕

著となり、受信信号に符号間干渉(ISI:Intersymbol Interference )となって現れ伝送品質を

劣化させるためである.そこで、伝送路の周波数特性が問題になる高速信号伝送時には、

符号間干渉補償機能まで含めて高速同期問題を取り扱う必要がある.
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第4章 適応型MLSE等化器のための高速チャネル推定法

4.1はじめに

第 3章では伝送路の周波数特性が平坦な比較的低速な通信システムを前提としていた

ため、高速同期の鍵を握る技術として位相検波器を取り上げ、その高速位相制御アルゴ

リズムを提案した.本章以降では、高速な移動通信システムを前提として、その高品質

復調技術ついて述べる.特に本章では、移動通信における高速信号伝送を阻む最も大き

な特性劣化要因であるマルチパスレイリーフェージングを克服する技術について述べる.

マルチパスレイリーフェージングとはレイリーフェージングに加えて、多重波伝搬路の

遅延スプレッドによって受信信号に符号間干渉(1S1)を発生させる伝送路環境をいう.言

うまでもなく、この符号間干渉は伝送品質を大きく劣化させる原因となる.また、伝送

路の遅延スプレッドがたとえ小さくとも、伝送速度が高速になるにつれ伝送品質を左右

するシンボルレートによる正規化遅延スプレッドが大きくなり、伝送特性の劣化を招く.

これが、マルチパスレイリーフェージングが移動通信における高速伝送を阻む最大の要

因と言われる所以である.そこで、本章ではマルチパスレイリーフェージング補償技術

としては周波数特性を操作できるという意味で、最も直接的かっ強力な手段である適応等

化器を取り上げる.従来、適応等化器のマルチパスレイリーフェージング環境下での特

性検証や、 TDMA通信に適用するためカルマンアルゴリズムを初めとする高速収束が可

能な適応アルゴリズムの適用法などに関する検討がなされてきた.また、高速移動通信

に適用するため、追従性の向上などに関しても数多くの提案がなされている.ただ、こ

れらの研究はあくまでもマルチパスレイリーフェージング環境下での特性追求のみを考

慮しており、ハードウェアの実現性までも考慮した適応等化器の構成法や、適応アルゴ

リズムに関する検討はほとんどない.実際に適応等化器をハードウエアで実現するなら

ば、できる限り実現性が高く、より高い等化能力と高速同期特性をもっアルゴリズムの

検討が重要になる.特に、小型化、低消費電力化が重要な要求条件である移動通信シス

テムへ適用するには、「実現性の向上jは必須の研究課題となる.また、シンボル間隔サ

ンプリング時に発生するサンプリング位相誤差による特性劣化問題なども、現実に適応

等化器をシステムに適用する場合に不可避の問題となる.

そこで、本章においては適応等化器としては最も優れた等化特性を有する MLSE型等

化器を検討の対象とする.特に、マルチパスレイリーフェージングによる高速な伝送路
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変動に追従できる適応型 MLSE等化器を取り j二げる.この適応型 MLSE等化器の伝送路

推定アルゴリズムとして高速な収束特性を有し、かつ簡易な構成により実現できるVLMS

アルゴリズムを提案する.次に、分数間隔サンプリングの適応型 MLSE等化器のために

VLMSアルゴリズムを拡張する.さらに、実験により得られた特性について述べる.4.2 

節において本章を貫く VLMSアルゴリズムの基本概念について述べ、実際にシンボル間

隔サンプリングの場合に決定論的正規方程式からのVLMSアルゴリズムの導tH方法つい

て述べる.4.3節ではさらに高速な処理を可能とするためVLMSのゲイン関数を量子化し

たQVLMS(Quantized-VLMS)アルゴリズムについて述べる .4.4節ではこのシンボル間隔

アルゴリズムの追従特性および初j期収束特性を理論的に解析する.4.5節ではVLMSの概

念を分数間隔型の適応型 MLSE等化器に拡張した FVLMS(Fractional Tap-spaced VLMS)、

あるし刈まこれに直交変換を施し演算量を低減したOVLMS(Orthogonal Transformed VLMS) 

アルゴリズムについて述べる.4.6節ではその理論特性を解析し、 4.7節では回路規模の低

減効果を評価した後、 4.8節では lチップのDSPで適応等化器を実現して室内実験を行っ

た結果について述べる.

4.2. VLMSアルゴリズム

4.2.1原理

適応型MLSE等化器の構成を図 2.2(b)に示す.この適応型MLSE等化器は伝送路特性

を推定する伝送路推定器と、伝送路推定結果を利用して模擬伝送路を形成するレプリカ

生成器と、送信符号系列推定器より構成される.適応型 MLSE等化器では、送信符号の

候補系列を入力とするレプリカ生成器が受信信号の推定値、すなわち受信信号のレプリ

カを発生させる.その時、より受信信号に近いレプリカを発生させる送信符号系列を復

調信号とみなすのが適応型MLSE等化器の原理である.一方、移動通信の伝送路が図2.3

に示した線形畳込みでモデル化できれば、受信信号 'kは次式で、与えられる.ただし、こ

こでは図 2.2(b)における送信フィルタを省略して説明を行う.

r=WH X+  k Ak + nk (4.1) 

式 (4.1)において、 x/={x(k)， x(k-l)，・…，x(k-L+l)}は送信符号系列、 wJ={w(k)，w(k-l)，..，

w(k-L+l) }は伝送路のインパルス応答、 nkは受信機のLNAで付加される白色ガウス雑音、

Lは伝送路のインパルス応答長、添字Hはエルミート転置を示している.式(4.1)を伝送

路モデルとしたとき、 Wkを正確に推定できれば高精度なレプリカを生成でき、送信符号

系列推定と組み合わせることで送信信号の復号が可能となる.一般に、式(4.1)のような
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線形システムでは、パラメータ推定に線形推定理論が適用できる.従って、最適な Wkは

線71Z推定理論から下記の誤差関数の集合平均を最小にするベクトルとなる.

α=r-WH X k-'k-"k^k (4.2) 

具体的に、離散H寺間系において線形推定に基づく最適解を与える正規方程式は、式

(3.15)を行列形式に拡張した次式で表される [IJ

。(k)=φ(k)同 (4.3) 

ただし、式(4.3)における相互相関ベクトルD(k)および自己相関行列φ(k)は各々次式で表

される.

。(k)=(I-μ)D(k-l) +μk 

φ(k)=(I-，u)φ(k-l) + Xk X~f 

(4.4) 

(4.5) 

式 (4.4)、 (4.5)のθ(k)と①(k)は各々 L次元のベクトル、 LxL次元の行列を示している.ま

た、式(4.4)、 (4.5)における(トμ)は忘却係数であり、 RLSアルゴリズムではλと表記され

るものと同-で、非定常過程に対応するため導入され、通常(0<μ孟 1)に設定される.ま

た、送信符号系列Xkは通常ランダム系列と見なせる.その時、式(4.5)で定義したφ(k)の

対角項は(トμ)のべき級数として表現できる.一方、非対角項には次式で示す特徴がある.
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通常の確率過程ではエルゴード性が成立するため、上記の性質より自己相関行列

φ(k)={ゆ(k)tj:iJ=lv・L}の要素ゆ(k)lj.は次式で表される.
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(4.8) 

すなわち、相関行列 φ(k)は対角行列となる.ここで、変調方式として QAM変調のよう

に振幅変動する場合にまで拡張するため、送信符号電力IXkl2はその平均値Mとする 一
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方、事前推定誤差九を次式のように定義する.

H 
et. = r" -W': . X k-'k-Hk_l./l.k (4.9) 

式 (4.4)、 (4.5)、(4.9)を用いて式 (4.1)の解は次式のように変形される.

=φ(州
(4.10) 

式(4.7)、(4.10)より正規方程式の解Wkは次式の逐次的なアルゴリズムにより求められる.

Wk = Wk-1 + C( k )イXk (4.11 ) 

VLMSアルゴリズムは式(4.9)の事前推定誤差と式 (4.11)のタップ係数更新により構成さ

れる.VLMSアルゴリズムはLMSアルゴリズムにおけるステップサイズパラメータ μを

可変ステップサイズパラメータ M-1μ/(1-(1-μ)k+1)で置き換えたものと見なすことができ、

LMSと同程度の演算量により実現できる.また、 VLMSアルゴリズムは結果的にLMSア

ルゴリズムのステップサイズパラメータを可変にしたものであるが、 VS(VariableStep)ア

ルゴリズム 197]のように最急降下法の拡張[98]として与えられるのではなく、決定論的な

百円
r
D
O
dハ
uzm同

ω
出
一
+

FHAO 

Replica generator 

Accumulators 

図4.1VLMSアルゴリズムの構成
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正規方程式の解として与えられるため伝送路状況に依存せず高速な収束特性が実現でき

る.

4.2.2構成

提案するアルゴリズムの構成を図4.1に示す.式(4.8)における可変ステップサイズ項

は、入}J信号と無関係に決定できるためオフライン演算が可能である.そこで、除算演

算を避けるため可変ステップサイズ項はメモリを用いて実現する.同図においてG(k)は

時刻Jkをアドレスとし、 M-1μ/(1-(トμ)k+l)を出力するメモリである.最尤系列推定器より

送られてきた送信候補系列Xkは、トランスパーサルフィルタにより構成されるレプリカ

生成器に入力され、伝送路のインパルス応答で、あるタップ係数Wk_1で重み付け加算され

受信信号のレプリカを生成する.このレプリカと受信信号の誤差にG(k)を掛け合わせる.

この出力信号と送信候補系列との相関ベクトルがタップ係数の更新量となり、タップ係

数 Wk_1に加算され時刻 kにおけるタップ係数となる.以上の動作より分かるように、

VLMSアルゴリズムではレプリカ生成器に加えて、相関器と積分器と可変ステップサイ

ズのメモリだけで構成することができる.その相関演算も複素乗算器を必要とするが、そ

の入力は各状態遷移に対応した系列であり高々数ビットの信号である.例えば、変調方

式として QPSK変調を想定した場合、トランスパーサルフィルタ入力は実部および虚部

各々 lピ y トとなる.この時、乗算演算は単なる符号乗算、すなわち符号反転とキャリー

加算という簡素な構成により実現できる.ところが、ゲイン係数と誤差の乗算において

はマルチピット乗算が必要になり、等化器全体の回路規模を増大させる原因となる.ま

た、乗算器が存在すると、フィードパックループを形成する伝送路推定器では高速処理

が困難になるという問題も発生する.そこで、そのゲイン演算をさらに簡略化したアル

ゴリズムについて以下に述べる.

4.3 QVLMSアルゴリズム

VLMSアルゴリズムのゲイン係数G(k)は指数関数であるため、これを別の指数関数、

ここでは 2の幕乗で近似する.すなわち、近似されたゲイン関数QG(k)は以下のように表

わされる.

QG(k) =M-12-m (k) (m(k):附 ger) (4.12) 

ここで整数関数m(k)を次のように定義する.
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m(k) : I ef( k) I = I C( k) -M-12-111 (ぺ→nun (4.13) 

式 (4.13)でげ(k)は近似誤差関数である.近似されたゲイン関数C(k)と誤差JKとの乗算

は、誤差を 112，114，….にする演算となる.すなわち、 2値信号で表現されたディジタル回

路では、この来算はピットシフトにより実現できる.このことは、 DSPを用いた回路で

も同様であるが、 DSP処理では(乗算やピァトシフトを含む)すべての演算を l命令で

行うため、実際の演算の禄雑さと処理時間とは比例しない.ところが、ハードウエア回

路ではその後雑さに比例して回路規模が決まるため、符号反転やピットシフトで乗算演

算を実現することで回路規模を低減できる.例えば 12ピット乗算器が3.7kgateなのに対ー

して、ピットシフト回路は0.6kgate程度であり、 6分の l以下に回路規模が低減できるこ

とがわかる.また、ビットシフト回路は桁上がりのある加算器や乗算器に比較して、高

速処理が可能である.すなわち、 QVLMSアルゴリズムでは VLMSアルゴリズムで必要

だった乗算をビットシフトで置き換えることにより高速信号処理を可能とする.

4.4.シンボル間隔サンフリンクアルゴリズムの理論特性解析

4.4.1 VLMSアルゴリズム

追従特性

まず、簡単のため MLSEにおける生き残り候補系列(サバイバルパス)が正しい系列

を推定していると仮定し、符号誤りによる影響は無視する.この時、サパイパルパスの

ブランチメトリックは正しい復号信号が得られた場合の受信信号と推定信号の自乗誤差

に等しい.一方、 VLMSアルゴリズムにおける追従特性は式(4.8)において時刻kを無限

大とおいた時の特性として表される.通常、 μは0<μ壬lと設定されるため、時刻 kを無

限大とした場合には、 (1-μ)k+lは零に収束する.従って、式(4.8)、(4.11)より明らかなよ

うに追従過程では VLMSアルゴリズムは LMSアルゴリズムと同→である.すなわち、

LMSアルゴリズムにおける平均自乗誤差Jにより VLMSアルゴリズムの追従特性は与え

られる [1]

J=σ2+σ2Lで丘一
ぷ-μ (4.14) 

式(4.14)においてLは伝送路のインパルス応答長であり、 MLSEのメモリ長、またアルゴ

リズムのタップ数でもある.
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初期収束特性

一般に、アルゴリズムの収束特性はタップ係数の収束に比例する.そこでまず、タッ

プ係数の収束をその共分散Kkの収束により評価する.そこでまず、 VLMSアルゴリズム

における時刻 kにおけるタップ係数は IE規方程式より次式で、表される.

川 ，e(k) ~ <I>(k)' {さ(1μrや+w:x))
=吹け

;=0 ; = 0 

式(4.15)において{・ r1は逆行列を意味し、 wjmflま最適タップ係数を示している.式(4.15)

では式 (4.7)における確率過程でのエルゴード性を利用している.式(4.15)より、タップ

係数の共分散Kkは次式で表される.

J |k()kXXH乞=dμ1+(い1-μt+川
+叶l 

Kk戸バ=Eイ~巾j(川机叫叩削削仏公い刊伊刊.斗川岬刊久叫1日W吹夙叱W;Jpν呪叱η九川/〈G勾勾fο勾叩Jザ伊lρy~ l ¥ K U[JI ) ¥. K . U[JI} J 同
i - 2ι-μl卜-(い1-11μt+川+叶11(4.16) 

式(4.16)における Iは単位行列である.式(4.16)の導出過程でも VLMSで導入した式(4.7)

を適用している.線形推定アルゴリズムを用いた伝送路推定器の出力であるレプリカと

入力信号の誤差の自乗和で定義されるメトリック Jは次式で与えられる[1] 
k 

Jk = d2 +(同叫J/tR(WrWop，)=ポ+t作バ! (4.17) 

式 (4.17)において tr[]は行列の対角要素の和(トレース)， Rは送信符号系列の自己相関

行列の集合平均値である. 叶交に送信符号はランダム系列であるため、 Rは厳密な意味

で単位行列となる.従って、式 (4.16)と式(4.17)より VLMSアルゴリズムを適用した適

応、型 MLSE現等化器の収束特性は次式で与えられる.

Jι= d2 + d2 L _)!_.~+ (1 -げl

" '2-μ 1-(1-11)此+
(4.18) 

前節で述べたようにμは0以上 1以下と設定されるため、式(4.18)の(トμ)のべき乗はゼ

ロに収束し、収束したときのJ∞は式(4.14)における追従時の平均自乗誤差Jと一致する.

また、その初期収束は時間に対して指数関数的な曲線を描いて完了する.
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4.4.2 QVLMSアルゴリズム

初期収束特性

QVLMSアルコゴゴ、守、リズムにおける夕ツブ

書書:きき.1換央えられる.

Wk=例k){(QC(付一l川 ( 4.19) 

ここで、式(4.13)の誤差関数とは別に、 φ(k)を用いて誤差行列的(k)を以下のように定義す

る.

efo(k) =φ(k) -QG(k)一11 (4.20) 

式 (4.5)および、式 (4.20)を用いて式(4.19)は以下のように変形できる.

例叫州k付)一」川l川帆=(( 1ト一川一-1け)ト一抗仰州州(収例川付川伽)リ)ド帆 l+r戸

= {(1-μ)1 + QG(kー 1)( ( 1州一 1)叶
・QG(k_l)-IWト l+r;xk(421)

QVLMSアルゴリズムにおける正規方程式も Wiener-Hopfの正規方程式と類似した形で以

下のように定義する.

Qe(k) =QG(k)一1Wk (4.22) 

式 (4.22)のQ8(k)はQVLMSアルゴリズムにおける相互相関ベクトルであり、式(4.20)よ

り次式のように定義する.

最適なタップ係数を WUlHとすれば、式(4.9)より式(4.23)の相関行列は以下のように変形

できる.

例)=主J~t({1ー μ)1+勾(j
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(4.25) 

一方、式 (4.20)の時刻k・1の誤差行列偽(k-l)に(トμ)を乗じたものから時刻kの誤差行列

e!o(k)を減じたものを考えると、それは以下のように書き表せる.

り。(k)-(l-μ)e!o(k) =φ(k) -QG(k)ー11

ー(1-μ) (φ(k -1)叫ー1t 1/) 日 )

式 (4.26)をQG(k)についてまとめると以下のような関係式が得られる.

QG(kt11 =Xル{(1 -μ)1州収G(k-1)一1/

去rt((l-μ)1+ dP(j)) XjX~ (4.27) 

式 (4.27)の関係を用いて式 (4.22)は以下のように変形できる.

例)=会自1(( 1 -μ)/+ d州ぐXj+ QG(kt IWuP1 件

タップ係数の収束はその最適値からの分散ろにより表現でき、式(4.28)および式(4.22)よ

り以下のように表わせる.

日 [(W，-W，p，) (W，-w，prj 

= 叩 ( 叫且(( 1 一イ叫州μ川f1)/+ d勾訓叫州州p片内州刷(jいωjl川巾1) 
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式(4.29)において Re[・]は実数部だけを抽出することを示している.もしも、 QG(k)ー1[が

φ(k)の良い近似であればf1p(k)はゼロとなり、 f1p(k)の影響のない理想的な相関行列を得

ることができる. しかし、指数関数を 2の幕乗で近似するという、少し無理のある操作

を行っているため完全に f1p(k)の影響を除去することはできない.その場合においても

f1p(k)が充分小さく、 2乗以上の項が無視できるほどであるなら、すなわち、第・近似と

して式 (4.29)のf1p(k)に関する一次の項がゼロであればf1p(k)の影響を充分軽減できる.

従って、次式の関係を満足させることが、高速収束のための条件となる.

Relji主lAP(jl)卜。 for V'k，i (k> i) (4.30) 

すなわち、任意の隣接しt:.f1p(j 1)の任意個の和がゼ、ロであることが、良好な収束のための

条件となる.言うまでもなく、 f1p(j1)=0，(j1=0，..，k)はその条件を最もよく満足しているが、

できる|浪りこれに近い量子化が行えればより良い特性を得ることができる.

追従特性

QVLMSアルゴリズムの追従特性は時刻kを無限大とすることにより得られる.無限大

近辺において式 (4.30) の条件が満足されていれば、ほ，~f1p(k)の影響を無視できるため

式 (4.29) において f1p(k)をゼロとおける.すると式 (4.27)は書き換えられて以下のよう

になる.

い仰)主(1 ー μ ) 2(k-I)X山2___!!_担~[
μ(2 -μ) (4.31) 

式(4.31)において、 μはQG(k)の収束値を示している.そこで、受信信号とレプリカとの
q 

平均自乗誤差Jkは文献 [1]より以下のように求められる.

J人←k戸=J，πm刑 附min+t川11川iげr L" "kJ ~ ¥μ(2一μ)} (4.32) 

式(4.32)におけるRは最尤系列推定された信号の自己相関行列の集合平均であり、式(4.16)

の場-合と同様に単位行列Iしている .QG(k)ー1[をできる限り φ(k)に近似して設計すれば、

μq2はほぼ戸M と同じになり、 Jkは通常の LMSあるいは RLSアルゴリズムを適用した場

合と同様の値に収束する.
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4.5.分数間隔サンプリング [951への拡張

4.5.1 FVLMSアルゴリズム

分数間隔サンプリングの場合、送信信号を T とすると送イ元信号系列 Sk+ilPは次式
白 k+ilP

で定義できる [86，91・94]

Sk+ill' = {Sk+ilp， Sk+(I+ 1)11' ，...， Sk+(i+L)1 

IN-l N-l N-l I 

ペヱ h)+ i/ P X k _)，ヱ h)+(i+l)州 γ ，エ Cj+(i+L)IPXk_)( 

= {HilP町i+ 1)1 P ，....， H(i +川、=HiXk 日件1)問

ただし、 Pはオーバサンプル数(1シンボル当たりのサンプル数)を示しており、 Lは

タァプ数を示している.添字k+i/Pは有理数により表現された時刻を表している.添字T

l土ベクトルあるいは行列の転置を示している .H は送受戸フィルタのインパルス応答
i+jlP 口

hi+υ+Hl)/p，{m=O，…・，L-1}を要素とするベクトルである.また、 Hiは Hi+jlPぺj=O，...，N四 1} 

を列ベクトルとする行列であり、次式のように表される.

Nは送受信フィルタのインパルス応答の長さである.本来は無限大の長さを持つが、本

提案の等化器においては回路の実現性より有限の長さNで打ち切ることとする.この時、

受信信号系列rk+ilpと送信信号系列Sk+ilPにより、事前推定誤差ek+i/pは次式で定義する.

H 
e k + i I P = r k + i I P-W ~. _ 1 S k + i I P (i=0，…P-l) (4.35) 

この時の自己相関行列 φ(k)と相互相関ベクトル 8(k)は次式で定義できる.

φ(k) =ヱφ;(k) (4.36) 
;=0 
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(4.37) 。(k)=ヱ8i(k)

(4.38) (i=O，..P-l) 

式(4.36)と(4.37)における φl(k)とθ/k)は次式で、定義する.

φ;(k)=(l-μ)φ(k-l)+Sk+iIPs7+iIP 

θi(k) = (1 -μ)8i(k -1) +ι/ふ+il P (4.39) (i=O，..P-l) 

(4.40) (i=O，..P-l) 

φi(k)は式 (4.38)より次式のように分解できる.

叩)=Hi[~ A'州阿

ここで、

式 (4.40)の右辺における大括弧内は式 (4.5)で定義された自己相関行列であるため、式

(4.7)を適用できる.その場合、式 (4.36)の相関行列は次式で、表される.

Xk 

O RoJl off filter 

Filter input 
Replica generator 

FVLMS channel estimator 

国】ロ
U

一uむ
h
u

。U
仏
司
」
「

】
ロ
巳
】
コ
。
司

υ同一仏
U
M凶

+ 。

図4.2FVLMSアルゴリズムの構成

(1/2シンボル間隔サンプリング)
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一(1-μ)か， p-， 
(k) =M μ2Hz(H，)Ij=G(k)ー'R (4.41) 

ただし、

Rro戸ヱHi(Hir (4.42) 

である.その時、タ yプ係数更新アルゴリズムは式 (4.1)と式 (4.35)、(4.41)より次式で

表される. (付録A)

同=φ(kt'e(k) 

=φ(k)ーI=(川 -1)+いれi/いl州 lふん/p

=陀!+G(k)(Rイlエペ+ilpSk+iIP (4.43) 

すなわち、式 (4.43)と式 (4.35)より FVLMSアルゴリズムは構成される.

4.5.2構成

FVLMSアルゴリズムの構成を図4.2に示す.同図ではオーバサンプル数Pを2とした

場合の構成を示している.シンボル間隔サンプリングの場合と同様に可変ステップサイ

ズパラメータ G(k)はメモリを用いて実現した.送信符号候補系列は帯域制限フィルタで

あるロールオフフィルタを経た後、分数間隔のトランスバーサルフィルタにより構成さ

れるレプリカ生成器に入力される.レプリカ生成器では入力ベクトルを伝送路のインパ

ルス応答であるタップ係数により重み付け加算することで受信信号のレプリカSk+i/Pを出

力する.このレプリカ Sk+i/Pと受信信号 rk+i/Pとの誤差を求め、これに重み G(k)を掛け

合わせる.この出力信号とロールオフフィルタ出力信号とで相関演算を行なう.この出

力ベクトルは lシンボル間隔にわたってベクトル加算される.その出力ベクトルは式

(4.39)で定義した行列RJを乗算されることでタップ係数の更新量となり、 I時刻前の
/'OlI 

タップ係数Wk_1に加算され、タップ係数は更新される.分数間隔サンプリングの場合に

はシンボル間隔の場合に比較して、トランスパーサルフィルタを分数間隔にする必要が

あり、さらに行列の乗算を必要とする.
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4.5.30VLMSアルゴリズム

FVLMSアルゴリズムには二つの線形変換が含まれている. 1つはロールオフフィル

タによる畳込み演算で、あり、もう一つは式 (4.43)における R11-lと相関ベクトルとの乗
/'Ou 

算である.これら 2つの行列の乗算演算を排除することができれば大幅に演算量を低減

することが可能となる.一般に、送信信号のランダム性より送信符号における実部と虚

部の相関はゼロである.従って、式(4.36)で定義された相関行列φ(k)の集合平均は、実

数で表されたエルミート行列となる.このエルミート行列は直交行列Uによって以下の

ように変換できる.

φ(k) U= U A(k) (4.44) 

式 (4.44)はー般に相似変換と呼ばれ、 A(k)は相関行列φ(k)の固有値を要素とする対角行

列である.また、直交行列 Uには UH=u-1という関係があるため対角行列A(k)は以下の

ように去される.

A刈峠刷(件川k付)=UHφ倒仰州(作川k付)U={い例G引(k付川)リflUザUflR、冗IRrス礼礼R尺凡凡ιr円附川rollUυ川P川l

すなわち ，UはR の直交変換行列でもある.つまり、 FVLMSアルゴリズムを形成す
roll 

るベクトル空間に直交変換を施すことにより、その相関行列を対角化することができる.

FVLMSアルゴリズムにおける相関行列は、式(4.41)で示されるようにロールオフフィル

タインパルス応答ベクトルにより構成されており、対角化を行うことはロールオフフィ

ルタのインパルス応答ベクトルを変換することに等しい.すなわち、直交変換によりフィ

ルタインパルス応答は以下のように変換される.

A=UHRmilkz u川

ただし、 T・m=UHH である.このようにインパルス応答が直交変換された場合、推定送
/P-~ &&i/p 

信信号も変換を受け、変換後送信信号Sk+i伊として以下のように定義される.

S k + iI P = Tj / P Xk (4.47) 

また、式(4.44)と式 (4.47)の関係を利用することで、 FVLMSアルゴリズムのタップ係数

更新式における相関行列が対角化され、式(4.43)のタップ係数更新は以下のような簡易

な演算に書き換えられる.
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1'-1 

帆=川 1+ G(k) k1ェιilPS~+iIP (4.48) 
i=O 

OVLMSアルゴリズムはこの式(4.48)と式(4.35)より構成される.式(4.48)からもわかる

ように、 OVLMSアルゴリズムではFVLMSアルゴリズムに存証した行列演算が完全に排

除されたため、その演算量はタップ数に対して一次関数的にしか増大しない.さらに、

式(4.48)におけるG(k)A-1は各タ yプ毎に初期値の追う可変ゲイン項とみなすことができ

るため、 VLMSの場合と|司様ROMにより簡易に実現できる.従って、 OVLMSアルゴリ

ズムは分数間隔サンプリングのLMSアルゴリズムと同程度の演算量で実現することが可

能となる.

4.5.4 固有値展開による OVLMSアルコリズムのタップ数低減

直交行列を u={Vo' V1，・…VL_1}と書き表すと、自己相関行列φ(k)はスペクトラム分解

定理によって以下のように表される.

φ(k) = G(k)ーlZMVJI (4.49) 

λiは対角行列 Aのi番目の対角要素であり、固有ベクトル Viに対応する固有値を表して

いる.一寸支に自己相関行列の固有ベクトルViは周波数五の正弦波ベクトルを示している

ため、 λIは送信信号系列の周波数九に対するスペクトラム強度を示している. (什録B)

前述のように、エリアジング歪みを避けるため、受信信号はナイキスト周波数の 2倍以

kの速度でサンプリングされている.ところが、ロールオフ率を αとすれば信号帯域白

体は(1+α)/(2η 以下にしか存在しない.例えば、サンプリングをシンボルレートの P倍

で実行した場合には、(1+α)/(2D<1 < P/(2η の周波数帯には信号成分が存在しない.従っ

て、その周波数帯に対応した固有値は有為な値を持たない.すなわち、 λげを周波数(1+α)/

(2η に対応した固有値とすれば以下のような関係になる.

λ。>・・・ >λsr-l>>λsr 三一 .~λL-l ~O (4.50) 

式 (4.50)から分かるように、 λsrから λL-lまでの固有値、固有値に対応する固有ベクトル

はほとんど等化処理に影響を与えないため、この (L-sr)個の固有値あるいは固有ベクト

ルを排除する.従って、自己相関行列 φ(k)は以下のように書き表せる.
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φ(k) ~ G(k)一lZ川 V?=州) (4.51 ) 

以上のように (L-s，.)個のベクトル群をカーネル空間とみなすと、アルゴリズムは射影空

間に対'I，[)した直交ベクトル群により構成できる.すなわち、直交行列は以下のような

Pxsrの長方行列で表せる.

、・・・1

・》，a
E

，，，v' v
 

v
 

v
 

i
l
-
-、

一一U
 

(4.52) 

直交行列 Aも同様の理由から次元が縮小し、 .5r次元の対角行列八sr= {λ0'λl'…...， λsr-l } 

に変換される.以上のように対角行列および直交行列の次元を縮小することで、OVLMS

アルゴリズムはそのタップ長を Lから srにまで低減することが可能となる.すなわち、

冗長な同有他および固有ベクトルを無視することで、 OVLMSアルゴリズムではFVLMS

アルゴリズムより演算量を低減することが可能となる.加えて、高速なマルチパスレイ

リーフェージング環境 Fではタップ数が少ないほど伝送路への追従性が高まるため、

OVLMS アルゴリズムを適用した適応型 MLSE等化器はより I~~P等化能力を得ることが

できる.また、送受信のフィルタ系のロールオフ率を αとすると、 srは以下のように設

定できる.

sr = Lw( 1 +α) (4.53) 

ここで、LWは適応型MLSE等化器の観測長、つまり MLSEの拘束長を示している.FVLMS 

アルゴリズムがL_.P.すなわち観測長L とオーバーサンプル数Pの積に比例して演算量
予v. w 

が増大するのに対して、 OVLMSアルゴリズムでは観測長Lのみに比例して演算量が増
11ノ

大するのみで、オーバサンプル数には無関係である.従って、高いオーバサーンプリン

グが必要とされるシステムでは OVLMSアルゴリズムの演算量低減効果が著しくなる.

4.60VLMSアルゴリズムの理論特性解析

4.6.1 FVLMSアルゴリズムとの比較

タップ係数

直交変換によって基底ベクトルが変換されたため、タップ係数ベクトルも直交変換を

うける.すなわち、式(4.3)と(4.33)より理想タップ係数ベクトル WopIは次式のように変

換されている.
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日同l=E|A(k)lups-J

=EI叫 (4.54) 

式(4.52)においてWZLMSはFVLMSアルゴリズムの最適タップ係数であり、 Uは直交変

換行列である.

事後推定誤差

事後推定誤差ek+ilPについても同検であって、式(4.35)と(4.54)より直交変換によっ

て以ドのように変換される.

ek+i/p=rk+i/p-W215J+I/P 

{ " r." OIP¥H 

=rk+i/p-(UHWUM51UHSK+I/p=イ2vi (4.55) 

すなわち、基底ベクトルに直交変換を施しても、事後推定誤差自体は不変量として保存

されている.従って、 OVLMS-MLSE等化器は、直交変換を受けても誤り率特性を維持

している.すなわち、タップ数が同一であればOVLMS-MLSE等化器はFVLMS-MLSE等

化器と同様の特性を持つ.

4.6.2受信ロールオフフィルタの影響

第4.5節でも述べたように、受信信号はナイキストレートの 2倍以上でサンプリング

され受信機に備えられた受信ロールオフフィルタを経た後、等化器に入力される.送信

信号を Sk+ilPとすれば、受信信号 rk+ilpは以下のように表される.

rk+ilP=Cr Sk+ilP+llk+i/P (i=O，...P-l) (4.56) 

式 (4.56)において Ilk+仰と Ckは複素数で表された雑音と伝送路のインパルス応答(CIR

: Channel Impulse Response )ベクトルを示している. 受信信号 rk+i1pは受信ロールオフ

フィルタにより帯域制限を受けており、ベースパンド帯において(1+α)/2T以上の周波数

成分を持ち得ない.その時、受信機のLNAで発生した白色ガウス雑音Ilk+ilPもロールオ

フフィルタの影響を受けて、時間相関をもつようになる.この帯域制限を受けた雑音

Ilk+ilPの自己相関関数は以下のように表すことができる [1∞1
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σ2 I=J 

σ2sli_ jl 1 iー)1三l
(4.57) 。 I i -) Iとl

式(4.57)において|・|は実数値の絶対値をとる関数，si {si ~ 0， ;=1，.・.L-l}は時間 i隔たっ

た雑音の相引:日関関数であり、 {si: i <j =今兵三4}という特性を持っている.また dは

雑音の分散である.

4.6.3追従特性

式(4.3)および(4.4)、 (4.5)、(4.56)より OVLMSアルゴリズムによって推定されたタッ

プ係数ベクトル Wkは次式で与えられる.

帆 = φ叫仰州(い例k付rθ叫仰(作k)ト4叫却G叫仰(伊k山一 l主t主劃か主劃(いl一μ)γ止トい一→tトZ
=W，ぺ叫W吹玖眠，υ吋J干l川 (作例k付恥市収)川川いAんr一→1主l;主I主主 (い1一μ )Y k t z卦トe〈:L+川+i1P5μ川ilP5げIP5バ人5，丸九

t川~+川l 
(4.58) 

式 (4.58)において W は最適タップ係数ベクトルを示している.タップ係数推定誤差。pt
.:1Wιを.:1"ノι=Wι -W と定義すれば、タップ係数の共分散行71JKkは式 (4.7)および

k - k k opt 

(4.57)、(4.58)より次式のように表される.(付録。

Kk=れ-WOfll)(Wk-川|

=G川
=ι1<μ( 1 + (1μr+1) (n ~ ~ー : s J (p -ði)R(~.l + di( 1 -U)R(;lIA -1 ¥ |いP+叫2完完JZλzzl戸ム叫5めoi(い((い2旬川哨叫叫叫)(わ卜(わト1ト一イ(ト凡μr+ 1川kれ川叶+什づ1)引)~. .-ot;' I ，.... ÒJ~~. ~JJ"lii' ~J~' r"'J"oj r' ) 

式 (4.59)において RUO)とR布(1)は以下のように定義される.

ぺ)=U三lpぉ)UH
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Rl)=u(Zl pえの)u (4.60.2) 

式(4.59)から OVLMSアルゴリズムによる受信信号の平均白乗誤差Jkは次式で与えられ

る.

Jk=cr+ fr{ A Kk} = crl1 +内(l+(1-JKlー l}

(叶ん(伊仙 (4.61) 

通常、ステップサイズ μはOくμ壬iのように設定するため、式(4.61)における指数関数

項((1-μrk-I-I r'は時刻kの増大とともに指数関数的に単調に減少する.従って、平均自

乗誤差 Jkもまた時刻kとともに指数関数的に減少してゆく .μ を非常に小さい値に設定

した場合、 (1-μrk-lは1+(k+1)μと等価みなすことができ、平均自乗誤差Jkは(k+1)ーl型の

関数となる.文献[1 ]によればRLSアルゴリズムもほぼ同様の関係があることから、

OVLMSアルゴリズムと RLSアルゴリズムは同等の初期収束特性を有していることがわ

かる.

OVLMSアルゴリズムの追従特性も同様に平均自乗誤差で評価することができる.こ

れは、式(4.61)において時刻kを無限大に持っていくことによって簡単に求めることがで

き、以下のように表される.

+ h~， I)\PL+2:tll sOj((p-Oj)ペ)+ õj( l-μ)R~) 1 A一I
{ (2 -，μ) ¥ι¥  ~. ~ J r oj ， ~ J ¥ 

• r-r' oj J . . { (4.62) 

式(4.62)より、 MLSEにおけるブランチメトリックを与える平均自乗誤差Jk、タップ長

およびステップサイズの関数になっていることが分かる.式(4.62)ではオーバーサンプ

ル数に比例してパスメトリックが大きくなるが、同様にオーバーサンプル数が増えるこ

とによりレプリカの信号電力も比例して大きくなるため、 MLSEの特性劣化につながる

ことはない.
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4.6.4サンプリングタイミング誤差の影響

サンプリング位相誤差がある場合の OVLMSのタップ係数の集合平均値は式 (4.3)、

(4.6)、(4.41)より次式で、与えられる.

司恥判仲帆川昨巾lト同=A山叶Aピ山l官4E4lz卦釦批h札〈ι山山;Lいλ一+叶巾小い(いいい川j汁川+村l

=A-1哨MLl)/P)ω1U" Rroll(l)C (4.63) 

式 (4.63)において lIPはサンプリングタイミング誤差を示している.また、式(4.63)にお

いても送信符号のランダム性より E[XXH]が単位行列になるという関係を用いている.サ

ンプリング位相誤差のある場合、ロールオフフィルタインパルス応答ベクトルの自己相

関関数 Rroll(/)は次式で定義される.

(休κ九~川oll(川II( (4.64) 

式(4.64)において、{R Y "l1(l)} は行列 RY
"
l1(l)のs行、 I列の要素を示している.式(4.64)roll'-" s，t -..，. --roll 

において Rro/l(l)のS，t要素はお互いに初期位相が(s+t-l)/P異なった分数間隔の送信信号

系列間の相互相関を示している.従って、この要素はすべてサンプリング定理を満足し

ている.すなわち、行列Ry
"
l1(l)もまたエリアジング歪みを受けていない.一方、時間の

roll 

経過と共にロールオフフィルタのインパルス応答は急速に収束するので、観測シンボル

数が十分に大きくなると初期位相の問題がなくなり、 Rroll(l)は完全な Toeplitz行列とな

る. Toeplitz行列であるなら、式 (4.64)において [-I=t'と変数変換すれば以下の関係が得

られる.

{Rro川51=(Rml糾)ム川 (4.65) 

式 (4.64)からわかるように ，RM l1(l)は行列 RY
"
l1の行を l個シフトしたものとみなすこと

rou' ， rou 

ができる.式 (4.45)を(4.63)に代入し、式(4.65)を利用し、同様の係数変換を行えばタッ

プ。係数の集合平均値は次式で、与えられる.

E[Wk] =A-1URrol川C=A-1UR即日C(l)= UC(l) (4.66) 

式 (4.66)においてベクトル C(l)は {C(l)}s={C}s-1と定義する.ここで C(n)はチャネル

インパルスレスポンス Cをnだけシフトしたベクトルを示している.すなわち、最適点
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図4.4乗算器の数による回路規模の比較

(1/2シンボル間隔サンプル)

-69-

12 

12 



からのl/Pのサンプリング位相誤差はOVLMSアルゴリズムでは、チャネルインパルスレ

スポンスの時間遅れとして現れるのみで、エリアジング等による劣化を受けずに正確に

伝送路推定が可能なことがわかる.従って、最適点からの誤差 l/PがMLSEの観測窓に

入っていれば、 OVLMS-MLSE等化器はサンプリング位相誤差による劣化を受けること

なく等化処理が可能であることがわかる.

すなわち、サンプリング位相誤差が発生した場合にも正確なチャネル推定を成功させ

るためには以下の構造が必須であることがわかる.

(1)受信信号の分数間隔サンプリング

(2)分数間隔のタップ付き遅延線で構成されるレプリカ生成器

(1)については言うまでもなく、式(4.66)を満足するには (2)も必須の条件となる.

4.7演算量の比較

等化器を精度良く実現するには、 8ピット以上のビット 111国をもっ各演算器が必要にな

る.その場合、 8ビット乗算器および加算器は 1.1kgate程度、 340gate程度で各々実現さ

れるのに対し、ーバーストを 120シンボルとした場合に8ビットで表現されたG(k)はl.0

k gate以下で実現でき、かつタ yプ数と無関係であるため積和演算の多いアルゴリズム

ではほとんど無視できる.また、移動通信に適用される等化器は複素ベクトルあるいは

行列による積和演算により実現される.複素数の積和演算は 2倍の実数加算と 4倍の積

算により実現される.その場合、上述のように乗算器は加算器の約3倍のゲート数が必

要となるため、等化器の凪路規模の評価は乗算回数により行なえる.移動通信のための

効果的なアルゴリズムとして提案された QT-LMS、EILSアルゴリズムは LMSあるいは

RLSアルゴリズムを組み合わせて構成され、次数やバースト内に占めるトレーニング信

号数で演算量が異なるため、ここでは比較としてRLSアルゴリズムを取り上げた.演算

量の比較として、各アルゴリズムの lシンボル当たりの乗算回数としてシンボル間隔の

場合の比較を図 4.3に示す.RLSアルゴリズムでは行列演算を含むためタップ数の自乗

に比例して演算量が増大するのに対し、 VLMSアルゴリズムは可変ステップサイズパラ

メータを除いてLMSアルゴリズムと同様の構成により実現されるため、回路構成はタッ

プ数に対して一次関数的にしか増加しない.

分数間隔の場合の演算量の比較を図4.4に示す.1/2シンボル間隔の場合にはRLSアル

ゴリズムはシンボル間隔内に 2度の演算を行なうためシンボル間隔の場合に比較して 2

倍の乗算回数が必要になる.一方、 FVLMSではシンボル間隔の場合に比較して行列演算
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図4.5実験系の構成

表4.1実験の諸元
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1.0 0.2 

2波独立レーリー 2波独立レー1)一
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が必要となるため演算回数が増大する.これに対して、OVLMSアルゴリズムではFVLMS

アルゴリズムで、必要だった行列演算を完全に排除したため、タップ数に対して A 次関数

的にしかその演質量を増大させない.すなわち、シンボル間隔の場合には VLMSアルゴ

リズム、分数間隔の場合にはOVLMSアルゴリズムを適用することで、 RLSアルゴリズム

相当の高速収束特性がLMSアルゴリズム相当の演算量で実現できることがわかる.

4.8.実験

4.8.1構成

凶4.5にハードウエア実験系の構成を示す.変調h式としてはQPSK変調を適用した.

フィルタ系の伝達関数はコサインロールオフを適用し、ロールオフ率は 0.5、送受信側

各々にルートロールオフフィルタを備える構成とし、 IFの周波数は90MHzとした.受信

された変調信号はIF帯のAGC増幅器を通過した後に準同期検波されベースパンド帯に変

換される.この直交(1チャネル)と同相(Qチャネル)成分は各々 AlD変換され、 FIR(Finite 

Jmpulse Response)フィルタで実現されたルートロールオフフィルタを経た後にシンボル

間隔サンプリング、あるいは分数間隔サンプリングを適用した適応型 MLSE等化器に入

えjされる構成とした.この時、等化器は lチップDSPにより実現した.また、 AlD変換

のビット|隔は 12ビットとした.フレーム構成はパースト長を 240ピット、トレーニング

信号をパーストの先頭に 24ピ y ト付加した構成とした.また、分数間隔サンプリングの

適応型MLSE等化器のサンプリング周期は 1/2シンボル間隔とした.シンボル間隔サンプ

リングと分数間隔サンプリングの適応型MLSE等化器および伝送路パラメータの諸元を

表4.1に示す.本章では 2波レイリーフェージングを適用したが、シンボル間隔サンプリ

ングの等化器の場合には遅延スプレッドに応じて、サンプリング位相誤差による特性劣

化が発生し、アルゴリズム自体の評価を困難にする.そこで、最良の特性を発揮する lシ

ンボル遅延の 2波レイリーフェージング伝送路で特性を検証した.最尤系列推定アルゴ

リズムにはビタピアルゴリズム [62Jを適用した.

4.8.2 BER特性

図4.6にVLMSアルゴリズムを適用した適応型MLSE(VLMS-MLSE)等化器の BER特

性を示す.クロック周波数による正規化最大ドップラ一周波数fDTは 1.0xlO-4、4.2xl0-4、

1.0xl0-3であり、各々クロック周波数 192凶 zにおいて 20.0Hz、80.0Hz、200.0Hzのドップ

ラ一周波数に相当する .2ブランチの最大比合成ダイパーシチと準静的レイリーフェージ

ングの特性を理論値として付記する.比較のために同図にはトレーニング信号のピット

数を変化させた場合の、 LMSアルゴリズムを適用した適応型MLSE(LMS-MLSE)等化器
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の特性も付記する.LMS-MLSE等化器では長いトレーニングピット系列を適用するとフ

ロア誤りが改善で、きることからも分かるように、 24ピットのトレーニング長では初期引

込が不十分なため].0xlO・lでフロア誤りを発生する.一方、 VLMS-MLSE等化器ではんT

が4.2xlO-4においてもフロア誤り率を 1.0xlO-4以下に抑圧できている.

図4.7に分数間隔サンプリングの等化器である FVLMS・MLSE等化器の BER特性を示

す.クロ yク周波数による正規化最大ドツプラ一周波数foTは1.0xlOぺ 2.0xlO-4および

4.2xlO-4である.理論値としては準静的レイリーフェージングにおける同期検波の理論値

を用いている.遅延波の正規化遅延量T/Tは0.2とした.foTが1.0xl0・4の場介にはBERが

I. Ox 10-4 }，¥において、理論値からのインプリシットダイパーシチ利得は5.0dBである.す

なわち、クロック周波数 192kHzを想定した場合にはドップラ一周波数80Hzでも高い特

性改善効果があることがわかる.また同時に、フロア誤りも1.0xl0-4以下に抑圧できる.

-方、 OVLMS-MLSE等化器の特性を図4.8に示す.ロールオフ率0.5の帯域制限により

0.75/Tまでしか信号成分を持たないため、 OVLMS・MLSE等化器ではタップ数を 4から 3

に低減して実験的に特性を検証した.その場合の特性を図4.9に示す.タ yプ数を短くし

ても FVLMS・MLSE等化器と同様か、あるいはそれ以上の特性が得られていることが分か

り、 j寅算註を低訴えしながら優れた特性を実現していることが確認できる.

4.8.3サンプリング位相誤差特性

VLMS‘FVLMS-MLSE等化器のサンプリング位相誤差に対するBER特性を図4.10に示

す.この時の VLMS-MLSE等化器は観測ウインドウ、パスメモリ長、 μもFVLMS-MLSE

等化器と同様になるよう各々 16~犬態、 3 タップ、 10 シンボル、 0.05 とした. CNRは22dB

とし、遅延波の正規化遅延量τITは0.2、正規化最大ドップラ一周波数foTは2.0xlO-4であ

る.VLMS-MLSE等化器ではサンプリング位相誤差A町TがOの付近において鋭い特性劣

化が見られるが、 FVLMS-MLSE等化器ではA訂Tが0付近のサンプリング位相誤差に対し

てまったく特性劣化が見られない.また、サンプリング位相に無関係に、 VLMS-MLSE等

化器より FVLMS-MLSE等化器の方が優れた特性を示した.これは、分数間隔サンプリン

グによって折返し査みによる劣化を完全に除去しているためである .OVLMS-MLSE等化

器のサンプリング位相誤差特性を図4.11に示す.この時CNRは20dBであり、遅延波の

の正規化遅延量 τiTと正規化最大ドツプラ一周波数fDTは各々 0.65と2.0xlO-4で、ある.シ

ンボル間隔サンプリングのMLSE等化器で見られる .1Tが0付近の特性劣化が、 OVLMS-

MLSE等化器においてもまったく見られず、 .1Tが:!:0.7Tの範囲において特性劣化のない

優れた特性を示している.
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4.8.4収束特性

シンボル間隔サンプリング等化部である VLMSとLMSおよびRLS-MLSE等化器の初

期収束特性を|亙14.12に示す.縦軸はサパイバルパスのブランチメトリ yクの平均値を示

している.具体的には、同図の特性は 1000パーストの自乗誤差を平均して得ている.横

軸がLMS・MLSE等化器と VLMS・MLSE等化器では 5倍違うことを考慮すると、 VLMS・

MLSE等化器はLMS-MLSE等化器に比較して 10倍近い高速な収束特性をもつことが分か

る.また、 RLS-MLSE等化得が約4シンボルで収束するのに対し VLMS-MLSE等化器は

約 6シンボル科度で初期収束が完了している.これは VLMSが信号過程のエルゴード性

を仮定してはいるものの、 RLSアルゴリズムと同様に決定論的正規方程式の解を求めて

いるためである. しかもその差は 2シンボルであり、 VLMSアルゴリズムがパースト伝

送に十分適月j可能であることがわかる.また、理論検討のミら得られた結果を図4.13に示

す.同区jの理論値とも VLMSアルゴリズムの高速な収束特性は良い一致を示している.ま

た、|丙jじシシボル間隔アルゴリズムのQVLMSアルゴリズムの収束特性は第5章の実現方

法の節において DSPではなく FPGAを用いた構成によって評価されるが、量子化の影響

により 2シンボル程度収束が遅れるものの、基本的にはVLMSの高速性は失われていな

1，，) 

分数間隔アルゴリズムである OVLMSアルゴリズムの初期収束特性を図 4.14に示す.

CNRは20dBであり、フェージング伝送路の正規化最大ドップラ一周波数ゐTと遅延波の

正規化遅延量 r/Tは各々 1.0xl0-4と0.65である. OVLMSもFVLMS-MLSE等化器のいず

れも 5シンボルで収束する優れた特性を示している.すなわち、分数間隔サンプリングの

構造の適応型 MLSE等化器においても、 VLMSアルゴリズムの持つ高速な収束特性が損

なわれないことが確認できる.

4.9結言

TDMA移動通信における極めて強力なマルチパスフェージング補償技術として適応型

MLSE等化器を取り上げ、その伝送路推定法として簡易な構成で高速な収束特性をもっ

VLMSアルゴリズムを提案した.一般に、送信符号はランダム系列であるため、その相

関行列の集合平均は対角行列になる. VLMSアルゴリズムはこの集合平均の性質をエル

ゴードの定理を利用して決定論的相関行列に導入し、決定論的相関行列を対角行列と見

なすことにより導出された.相関行列を対角化することでRLSアルゴリズムの演算のほ

とんどを占める相関行列演算を排除できるため、 VLMSアルゴリズムは RLSアルゴリズ
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ムに比較して遥かに少ない演算量で実現できる.また、エルゴードの定理を仮定しては

いるが、基本的には VLMSアルゴリズムは正規方程式の解を逐次的に求めるため、高速

な収束特性が伴られる.さらに、このVLMSの概念を拡張して以下のアルゴリズムを提

案した.

(1)シンボル間隔アルゴリズム

. VLMSアルゴリズム

. QVLMSアルゴリズム

(2)分数間隔アルゴリズム

. FVLMSアルゴリズム

. OVLMSアルゴリズム

QVLMSアルゴリズムは高速通信システムでの実現性の向上を狙い、 VLMSアルゴリズム

のゲイン関数を量子化することで乗算演算を排除し、高速信号処理を可能としたもので

ある.この高速実現については次章で詳細に述べる.FVLMSアルゴリズムはサンプリン

グ位相感度の低減をめざしてVLMSアルゴリズムを分数間隔サンプリングの構造に拡張

したものである.さらに、 OVLMSアルゴリズムではFVLMSアルゴリズムで再び現れる

行列演算を排除することで、演算量の低減を可能としている.また、 OVLMSアルゴリズ

ムではサンプリング速度をナイキスト速度の 2倍より高くした場合、入力信号の相関行

列における有意な固有値の数が減少することを利用して、著しく演算量を低減できるこ

とも示した.

上記のアルゴリズムについて詳細に理論検討を行うとともに、実験により特性を確認

した.その結果、 VLMSアルゴリズムでは理論的にほぼRLSアルゴリズムに匹敵するBER

特性と収束特性が得られることを示し、実験においても同様の結果を得た.分数間隔サ

ンプリングの適応型MLSE等化器の特性も理論的および実験的に検討し、シンボル間隔

の場合と同様にRLSアルゴリズム並のBER特性と収束特性を持つことを示した.さらに、

分数間隔の適応型MLSE等化器によりサンプリング位相感度が低減できる理由を示した.

実験においてもこれらの特性を検証し、ほぼ理論通りの特性が得られた.

すなわち、提案したアルゴリズムを適用した適応型MLSE等化器により、移動通信独

特のマルチパスレイリーフェージング伝送路においても高品質な通信を実現できること

が明らかとなった.さらに、提案アルゴリズムの高速収束性はTDMA移動通信の周波数

利用効率効率を向上できることも明らかにした.加えて、提案アルゴリズムの簡易さは

移動通信の要求する「小型、低消費電力化」という要求条件に合致しているため、移動

通信で、の実現性が極めて高いことを示した.
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ただし、等化器の高速同期を考える場合にはアルゴリズムの研究に力11えて、トレーニ

ング系列に関する検討が必要である.これは、一般には送信信号の奴し、トレーニング信

号ー|吋ではエルゴード性は厳密には成立しないことによる.すなわち、本米送信信号-のも

つランダム性が短いトレーニング信号区間では成立せず、トレーニング信号系列によっ

てその特性が大きく変わる場合が存在するのである.これは提案した VLMSアルゴリズ

ムに限ったことでは決してなく、 RLSや LMSアルゴリズムでも同様と考えられる.そこ

で、 -般に実験においてはできる限りランダムに近いトレーニング信号系列を選んで等

化特性を検証する場合に月Jいている.従って、実システムにおいても理論通りの高速収

束特性を得るにはトレーニング信号系列に関する検討が不可避である.
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第 5章 高速通信システムでの適応等化器の実現法

5.1はじめに

前章までは適応復調器、あるいは適応等化器の効率的な高速同期アルゴリズムについ

て述べたが、移動通信に適用する場合にはアルゴリズムに加えて、復調器や等化器を実

現する回路全体の構成法を考慮することも非常に重要である.特に、装置の小型化およ

び低消費電力化が重要な要求条件である移動通信システムにこれらの技術を適用するに

は“回路の実現性"に関する検討が必須である.適応復調器は比較的処理が簡単なこと

と、元来比較的低速のシステムへの適用を前提としているためDSPlチップにより容易に

実現できる.これに対して適応等化器は構成が複雑な上、高速通信システムへの適用を

前提としているため、ハードウエア実現上の困難さが大きな問題となり、高速信号処理

に適した構成を探ることが重要な研究課題となる.例えば、適応型MLSE等化器の場合、

前章で述べたアルゴリズムを適用すれば、簡易な構成で高精度に伝送路推定を行うこと

ができるが、等化器の効率的実現には MLSE部までを含めた検討も必要になる.一般的

に、 MLSEを効率的に行うためにピタビ復号法が適用される.ところが、ピタビ復号器は

拘束長に対-して指数関数的に回路規模が増大するため、その効率的実現法が重要な課題

となる.従来の検討では処理速度を高めるために DSPを並列に配置し [79，112]、各DSPに

同ーの復号動作をさせ結果的にスループットの向上を狙ったものがほとんどである.た

だし、この方法は大きな復号遅延が発生するため、画像伝送のように実時間性が要求さ

れるアプリケーションには適用できない.実時間性が要求されるアプリケーションを考

えた場合、等化器の処理アーキテクチャ自体を効率化する検討が重要になる.

そこで本章では、上記の課題に対する解決策として適応型MLSE等化器をハードウエ

ア回路に展開し、構成の効率化を図る方法について述べる.まず、 400kbitJs程度の通信シ

ステムを前提として、適応型MLSE等化器をハードウェアに展開した場合の等化能力の

上限を明らかにする.適応型MLSE等化器としては、伝送路推定法にサンプリング位相

感度が低いFVLMSアルゴリズムを適用したFVLMS-MLSE等化器を取り上げる.この時、

高速に変動するマルチパスレイリーフェージング伝送路への追従性を高めるために

FVLMS-MLSE等化器に状態毎推定法[89，90]を適用する.また、本章まで適応型MLSE等

化器の特性検証はQPSK変調を用いて行ってきたが、商用システムへの適用性を明らかに

するため、m'4-QPSKという PDCやPHS等の商用システムで適用されている変調方式へ
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のFVLMS-MLSE等化器の適用法を述べる.一方、メガピットオーダの高速通信への適用

をめざし、適応型 MLSE等化器の処理速度の上限を明らかにする.適応型 MLSE等化器

を肢も高速に実行させるため、ビタピ復号器を完全並列処理により実現し、伝送路推定

法として高速処理が可能なQVLMSアルゴリズムを適用したQVLMS-MLSE等化器の構成

方法について述べる.

5.2 FVLMSアルゴリズムの適用性

5.2.1 FVLMSアルゴリズムのが4-QPSKへの適用法

π14-QPSK変調方式は8PSK(8-Phase Shift Keying)の位相遷移にある拘束条件を設け、包

絡線の変動を軽減したものであり、送信電力増幅器の入力ダイナミックレンジを小さく

でき、電力効率が高められると言う理由でPDCや IS-136等 [34]の移動通信システムに適

則されてきた.また、この変調方式は、 ーつの時刻に取りうる信号点聞のユークリッド

距離がQPSKに等しいため基本的にはQPSKと同様の誤り事特性をもっ.一般にが4~QSPK

信号の信号マッピングはQDPSK(QuaternaryDifferential PSK)[801信号の信号遷移に、ーシ

ンボルごとにが4の位相回転を付加したものとして以下のように表わされる [11]
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(5.1) 

(5.2) 

|二式においてnは時刻を表わしており、 jは虚数単位、 dFI(=O，l，23)は2ピットの入力デー

夕、 xnは送信シンボルを表わしている.また、式と (5.2)の加算演算は論理加算であり、 4

を法として行う.この xnにロールオフ波形整形を施した信号が送信信号sy川 IPとなる.

GIl=αn-l + dn 

(5.3) Sn+t/p=kE九 ilpXn-k

hk+仰はロールオフフィルタのインパルス応答を示している.この11寺、式(5.1)、 (5.2)の規

則に基づく π14-QPSKのマッピングを受けた送信信号系列の自己相関行列φ(n)は式(4.33)、

(5.4) 

(4.36)、(4.40)より以下のように表される.

φ(n) =正ぎSk+il品川=Z4名川HI=ZhH

ただし、[・ ]Tと[・ ]Hは行列の転置およびエルミート転置を示している.式 (5.4)におい

てXkは送信シンボル Xkを要素とする複素ベクトル、 Sk+iIP={sk+ilP' sk+(i-l)IP' 

Sk+(i-L+IlIP}は送信信号系列、行列A は送信符号系列の自己相関行列を示している.また+(i-L+I)lpJ '~~I I=l I I=l 'J /I'/'J， IJ /'J.rJ.n 
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Hifはロールオフ波形整形フィルタのインパルス応答を要素とする実数の長方行列であり

式(4.34)によって定義される.また、式 (5.4)の右辺における括弧内の行ダllAnの九l要素

九(11，1)は、式 (5.1)と (5.2)より以下のように書き表せる.

イll)=ZXI-11xll=

叫(jπ平協叫(地D，(h，1) l) 

主叫(jπ(0)) 

1> h 

1 = 11 

は p(jπ平)ト(iπ(ーが(1川l) 1く h

(5.5) 

式日)においてDMl)=lzldjで、あり、このデータ信号diの力fJ算も式問と同様に 4を

法として行う.式(5.5)の右辺における係数項はπ14-QPSKに独特な、 1シンボル離れの信

号に対してが4の位相回転を表わす各行列要素に回有の定数である.ランダム変数である

デ一夕4が加算されたもので、あるDqi(肋h札ω川1九υゆ，l)もまたランダム変数であるため、位相空間にマツ

ピングされた信問号飢叫叶叫Pベ沖(トjベ仲仲iタ炉D以;(伊川h川川川lけ川ψ)リ)

均イ値直は lであり、非対角要素 (11宇 1)の平均値は零となる.従って、 π14-QPSK変調にも

VLMSアルゴリズムの「自己相関行列を対角行列とみなす」という基本概念を導入でき

る.この時、 FVLMSアルゴリズムに現われる相関行列は、式(5.4)の行列Anを対角行列

に置き換えたものであり、 QPSK変調の場合とまったく同様のものとなる.従って、 QPSK

変調の場合と同様の FVLMSアルゴリズムの係数更新式がπ14・QPSK変調にも適用でき、

RLSアルゴリズムを適用した場合に比較して演算量が著しく低減できる.

5.2.2メモリの適用による FVLMSアルゴリズムの簡易化

5.2.1節の結論からが 4-QPSK変調のためのFVLMSアルゴリズムは結局、以下に示す

通常の FVLMSアルゴリズムのタップ係数更新式により与えられる. (式 (4.43)を再掲)

帆=同I+G(仰mll)-174eLi/P4+tfP (5.6) 

ただし、Rroll=ZHMで、あり、 WkfiFVLMSアルゴリズムの推定するタップ係数、八はベ

クトルの推定値、 G(k)は式(4.8)で定義された関数を示している.式(5.6)において相関行
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ダIJの逆行ダIJ(Rroll)四!と推定送信候補系列Sk+仰との積が必要となるが、 (Rroll)lは定数行列

であり、等化器設計H寺に知ることができる.それにも係わらず、式(5.6)では推定送信符

号候補系列に波形整形のための線形変換を施し、さらに(R~，， 11) 1による線形変換を 2重に
TOII 

行っている.そこで、波形整形フィルタのインパルス応答ベクトルを相関行列の逆行列

(RrLd lにより変換したベクトルを新たに変換ベクトルとすることで、変換の回数を一[ii]

に低減できる.その場合の更新式は以下のようになる.

同=Wkー l+G(k)74ん p五+ilP (5.7) 

ただし、九ilP={伊1"01/)ー lゆkであるこれでも係数行列と送信符号ベクトルろとの積が必

要になるが、送信符号ベクトルの各要素は高々 2から 3ピットのデータであるため、送

信符号ベクトルをアドレスとしたメモリの波形読み出しによりベクトルYk+ilPを求めるこ

とができる.これにより、行列乗算処理が不要となるため、演算回路を低減でき、処理

速度の高速化がI~ れる.

5.3逐次型等化処理による効率化

移動通信において400kbit/s程度の無線伝送速度で、通信を行う場合、高速移動に伴うレ

イリーフェージングによる高速な位相変動への追従性が問題となる.このような高速な

位相変動への追従性を高める手段として、適応型MLSE等化器において復号遅延なく伝

送路推定を行う状態毎伝送路推定法[89]がある.状態伝送路毎推定法とは、 MLSEを実現

するピタピアルゴリズム [621における各生き残りパスごとに伝送路推定を行うものであ

り、復号遅延なしに伝送路応答を推定できるため、非常に優れた伝送路変動への追従特

性を得ることができる.ただし、状態数の増大とともに伝送路推定器の数も増えるため、

膨大な演算量を必要とする.そこで、この等化処理を逐次的に実行することでハードウ

エアの簡易化および効率化を行える方法を以下に述べる.

5.3.1 パイプライン処理

状態毎伝送路推定を適用した適応型MLSE等化器における等化処理を効率よく実現す

るために、ピタビアルゴリズムにおける ACS(Add -Comp訂 e-Select)操作およびブラン

チメトリック発生、パスメモリ更新、伝送路推定にパイプライン処理を適用する.その

フローを以下に示す.ただし以下の説明では、説明を簡単かっ具体的にするため π/4-

QPSKにおいて 16状態のACS操作を行う場合を例にとって説明する.この方法は、更に

状態数の大きい場合あるいは変調多値数の大きな場合にも容易に拡張できる.
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① H寺刻kにおける状態Srx.kへのすべての状態遷移に相当するブランチメトリックを)11長に

発生させる.ただし、 xは0から 3の任意の値であり、7r/4-QPKのある時刻に取り得る

4つの位相点を表している.すなわち、状態S....，.は状態[00]から [33]の任意の状態で、
XX，K 

ある.例えば、凶5.1のトレリス線図において(1)から (4)の順で、 H寺実Ijk-lの[00]から

[30]の状態から時刻kにおける状態 [00]への状態遷移に対応するブランチメトリック

を発生させる.

②①で、発生させたブランチメトリックを用いてACS操作により状態S.n.kへのサパイパル

パスを決める.これにより、状態Sxx.kへの最も尤度の高い遷移に対ーする情報が符られ

る.

③この状態遷移情報より、時刻kのパスメモリが更新される.これと同時に、①のブラ

ンチメトリック生成過程で発生する誤差信号から、②で選択された状態遷移に対応し

たものを選択する.この選択された誤差信号と、同様にACS操作により選択された状

態遷移に対応する送信信号系列より伝送路のインパルス応答を伝送路推定器で推定す

る.

この①から③の操作をすべての状態に対して順次行うことで時刻kのサバイパルパスの選

択と伝送路推定が完了する.各状態の①から③の操作は各状態ごとにまったく独立して

処理されるため、図5.2に示すように効果的にパイプライン処理を適用できる.同図では

横軸は時間であり、縦軸に各操作を示している.斜めの破線はある状態に関する処理を

示している.状態[xx]への可能な状態遷移[Oxx]から [3xx]に対応するブランチメトリ yク

を発生させ、これを基に ACS操作を行う問、ブランチメトリック発生器では次の状態へ

の状態遷移を計算している.すなわち、この構成は時分割された各状態データを各処理

装置が順次処理する構造になっている.最も効率よくこの処理を実現するには①から③

の各操作の処理時間が同一であることが必要となる.ところが、①のレプリカ生成には

処理量の多い複素トランスパーサルフィルタ演算が含まれている.加えて、その演算を

状態S.r:x.kへのすべての選移に対して実行する必要がある.従って、①が最も処理量が大

きいため、最も速い処理速度が必要とされる.すなわち、このブランチメトリック発生

の処理時間により全体の処理時間が決定される.つまりこの構成では、最も処理時間が

必要なブランチメトリックを各状態に渡って順次発生させ、最後の状態 [33]のブランチ

メトリックが発生した後、この状態の処理の終了と共にーシンボルの等化処理が終了す

る.すなわち、一つの状態を処理するのに必要な時間を τ 、各状態のなかで最も大き
state 

な処理時間を tiT刷、状態、数を Nとすると、ーシンボルを処理するのに必要となる時間は

ちtate+ (N-l)九1似となる.パイプライン演算を用いない場合の所要演算時間Nτstateと比較
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+ 
Branch metric generator 

BM:ノ可ッファメモリ PM:パスメモリ PMM:ノtスメトリックメモリ

図5.3FVLMS-MLSE等化器の構成

表5.1等化器を構成するデバイス

Device 個数

FPGA (1 Okgate) 41固

(8kgate) 2個

(5kgate) 14個

ROM (lM bit) 14個
(512k bit) 41固

SRAM (32k bit) 10個

Complex Multiplier 4個
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すると大幅に演算時間が削減され、高速化が達成されていることがわかる.同H寺に、パ

イプライン処理を適用することで、ブランチメトリック発生器、伝送路推定得、 ACSを

各々 lつずつ備えるだけの簡易な構成で適応型MLSE等化器が実現できることがわかる.

5.3.2等化器構成

状態数 16、サンプリング周期を1/2シンボル間隔とした場合の FVLMS-MLSE等化器

の構成を図 5.3に示す.

(1)ブランチメトリック発生:ある時刻kにおいて4.1節で、述べたパイプライン処理に基づ

き、ある状態[川]に関する状態遷移に対・応した送信候補系列を系列信号発生器より順次発

生させる.ただし、図5.2で示したようにxはOから 3の値をとり、状態[江]とは状態[00]

から状態 [33]の任意の状態を示している.候補系列はシンボルレートの 2倍でロールオ

フインパルス応答と畳込まれ、送信信号の候補系列となる.更に、送信信号の候補系列

はタップ付き遅延線フィルタにおいて、時刻ιlまでに推定された伝送路のインパルス応

答により畳込まれ、受信信号の推定値であるレプリカとなる.ただし、状態毎推定を適

用しているため各状態ごとに異なったインパルス応答を有しており、各状態、から伸びた

状態遷移にかかわるレプリカはその状態に対応したインパルス応答を用いて生成する.一

方、 1/2シンボル間隔でサンプリングされた受信信号と、1/2シンボル間隔で発生するレプ

リカとの誤差は自乗回路に入力された後、ーシンボル間隔にわたり加算を行う積分器を

経て、 [xx]への状態遷移に対応するブランチメトリックとしてセレクタに入力される.以

上の操作を4.1節で述べたパイプライン処理に従って状態遷移[Oxx]から [3xx]に渡って行

い、発生したブランチメトリックをセレクタに入力し、後述のビタピアルゴリズムにお

ける ACS回路へ出力する.同時に、上記誤差信号はバッファメモリに入力される.ただ

し、バッファメモリは lつの状態への可能な状態選移数に相当する 4つのアドレス空間

が少なくとも必要になる.

(2) ACS 操作:状態 [xx]に関する(1)の処理が終ると、 ACS回路には状態選移 [Oxx]から

[3xx]に相当するブランチメトリックが入力されている.そこで、時五IJk-1までの生き残り

パスに対応したパスメトリックと、時五IJkにおいて発生したブランチメトリックが加算

(Add)され、加算結果が比較 (Compare)され、最も値の小さいものが選択 (Select)され、

その状態のパスメトリックとしてメモリに格納される.同時に、選択された状態[xx]に連

なるパス遷移情報も出力される.

(3)パスメモリの更新とタップ係数更新:パスメモリにおいては、 ACS操作において得ら

れた状態[xx]へのパス選移情報に基づきパスメモリのデータシフトが行われる.また、誤
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表 5.2等化器諸元

項日 ノfラメータ

タップ数 4タップ

サンプル速度 1/2シンボル

ステップサイズ
0.05 ノfラメータ

状態数 16 

メモリ長 10シンボル

差信号が蓄えられたバッファメモリより、 (2)で選択されたパス遷移に対応する誤差が選

択され、 FVLMS伝送路推定器に入力される.また、パス遷移情報をアドレスとして変換

ROM(Read Only Memory)により式 (5.8)における送信候補系列ベクトル Ykが生成され、

FVLMS伝送路推定器に入力される.FVLMS伝送路推定器では誤差信号と送信候補系列

ベクトルろより、伝送路のインパルス応答を推定する.これを、時刻kにおける状態[xx]

に対ー応したインパルス応答としてメモリに蓄え、時刻k+lにおける (1)の処理のために用

いることとなる.

以上の(1)から(3)の処理を 4.1に説明したパイプライン処理に基づき、各状態に渡って

行う.最後に、更新された全てのパスメトリックを比較して最小値を決定し、最小パス

メトリックに対応する系列のパスメモリ出力信号が最尤系列復号信号として出力される.

この出力の時刻kとk-l聞の差分論理を復調信号とする.ことにより時刻kにおける処理

が完了する.

5.3.3ハードウエア構成

設計した等化器ではレプリカ生成器を 4タップのトランスパーサルフィルタで実現し、

ピタピアルゴリズムの状態数は 16、パスメモリ長は 10とした.また、 112シンボル間隔

サンプリングの構成を採用した.等化器をハードウエアにより実現する場合、装置の簡

易化のためロールオフフィルタは ROMを適用した波形読み出し型とし、 FVLMSタップ

係数推定におけるベクトル乗算演算は、 1個の複素乗算器を時分割して利用することで
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図5.4 FVLMS・MLSE等化器の外観
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* 01 02 03 state 。。
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申:ナチュラルコード表現

図5.5回転に対する群表現 (QPSK)

実現し、回路の簡素化を図った.この等化器により 32kbit/sの信号を実時間処理する場合、

この波形読み出しROMのアクセスタイムおよび複素乗算器の演算速度の限界より、 16状

態を 8状態の 2系列に分けた並列処理を採用することとした.等化器に使用したデバイ

スを表5.1に示す.FPGAはACS回路、パスメモリ、パスメトリックメモリ等を実現する

ために用いた.また、 SRAM(Static Random Access Memory)はタップ係数メモリ、およ

び入力信号を lバースト蓄積するために用いた.また、 AID変換器のピット数および等化

器内部のビット数は 12ピットである.ただし、パスメトリックメモリのみはオーバーフ

ローを回避するため 14ビットとした.等化器のマスタークロックは 10MHzとした.等化

器の主要諸元を表5.2に示す.この構成においてらwxとちtateは各々1.6μsecと31μsecで

ある.試作した等化器の外観を図 5.4に示す.

5.4並列処理における等化処理の効率化

前節では回路構成の効率化を図るためにピタピ復号にパイプライン演算を導入したが、

本節では高速処理をめざして完全並列処理構成を検討する.完全並列処理を適用した適

応型MLSE等化器においても、 ACS操作より各状態選移に対応するレプリカ生成器全体

の回路規模が問題となる.これは、 ACS操作が加算器とセレクタにより構成できるのに

対し、レプリカ生成器はトランスパーサルフィルタにより実現され、タップ数分の複素

乗算器および加算器が必要となるためである.加えて、乗算器や加算器のような数値演
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貨を多く含む回路はピット数あるいは演算回数の増大に伴い処理遅延が増大し、高速処

朗を凶難にするという問題も引き起こす.並列処理では複素乗算を必要とするトランス

ノfーサルフィルタを MLSEの状態遷移の数分必要となる.従って、状態数およびタップ

数の増大とともにレプリカ生成器全体の回路規模は膨大なものとなる.そこで膨大にな

るレプリカ生成器全体の演算量低減法を以下に述べる.

5.4.1回転群を利用したレプリカ生成器の低減

レプリカ生成器はタップ係数と送信候補系列の内積により実現される.送信候補系列

を構成する変調信号α(i)を複素平面上に表わすと、各変調方式に対して以下のように表現

できる[11] 

(5.8) 

PSK 

QAM 

日(i/Q)=叫 (iす)
三12-np(in/4412-bp(j号)

α(i)= 

式(5.8)において、 iは整数のスカラあるいはi={i l' ..， i s}よりなるベクトルであり、 Qは位

相変調における多値数を表している.また、式 (5.8)では s個の振幅値を持つ QPSK信号

の重畳により表される QAM信号を表している. PSKはQAMの特殊な場合と考えれば、

M値変調信号は以下のようにまとめられる.ただし、 Mは変調多値数である。

a(i) =土J2-IIs(in /Q) (5.9) 

すなわち、 PSK，QAMのような変調方式では、変調信号は位相回転因子P(iF1/Q)の重みづ

け線形結合によって表現される.PSKやQAMでは信号点を信号空間上に対称的に配置す

るため、変調信号は位相回転に対して群をなしている.例としてQPSK変調の場合の 2シ

ンボル間隔に渡る状態遷移の群表現を図5.5示す.この回転操作に対して群をなすことを

利用してレプリカ生成器の回路規模を低減する.式(4.9)と式(5.9)を用いて推定誤差を次

式のように定義し直す.

-ek =Pk(O， i)，ら iL)

= U k( 0) + w ~， 1 U k，l (i d + w ~，仇2(i2 ) + 
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+ぺL_IUk.L-I(ir-l)+ l-V;内 L(il) 

=L，;l，S)2V(ipi/Q)=Zrb-;ん/Q) (5.10) 

式(5.10)において、 Uk(O)=ーrkで、あり、 Wk，Iはタ yプ係数ベクトル Wkのi番目の要素、 Uk}う)

は送信候補系列Ukのj番目の要素であって、う番目のナチユラルコード表現されたシンボ

ルを衣わしている.実際にハードウエアで式(5.10)の加算演算を行う場合には 2つづっの

加算を繰り返して行う.つまり、 Pk(iL1'・.iL)という部分誤差を定義すれば、実際には以下

の逐次処理を繰り返すことにより誤差を生成することになる.

Pk(九J' 咋Pk(iLJ+1' 咋 (5.11 ) 

ここで更に2π/Q位相回転に対する演算子R を導入する R は以下のように定義で2Jr1Q ~ yr ・ 1πIQ

きる.

skベ州k((川 1サ)/幻叫Q)=R~ゐ勾M刈Q sk仰k(かμ(いいm (5.12) 

ただし、式 (5.12)左辺における括弧内の加算演算は Qを法として行う.

レプリカ生成を完全並列処理する場合、式(5.11)に従って部分誤差を生成してゆけば、

(L・h・1)香目の繰り返し処理が終った時にはAfL-Ll-l)個の部分誤差Pk(iL1+l'…iL)が生成さ

れている.式(5.11)における部分誤差に回転演算子を施すと以下に示すように、 NJ番目

までのすべての部分誤差が生成できる.

川LI 作Pk(iL1-1，欣喜l川沿い-;LlA(o叫 (5.13 ) 

式(5.13)より、タップ係数LLJoltLlとs/O/Q)との乗算演算を一度行い、これに位相回転と

ピットシフト(2の事来演算)を組合わせて、式(5.11)の右辺第二項を生成する.これに

P k(i Ll + 1 ，..i L)と加算することにより 1次元大きなAfL-LJ)個の部分誤差P/iLJ，・.iL)をすべて

生成できる.すなわち、回転操作を適用することによって、変調多値数分必要だ、った複

素乗算を 1回にまで低減可能となる.また、 PSK変調では振幅レベルが一定であるため

先にW*k，LJsk(O/Q)とPk(iLJ+J，..iL)の加算を実行し、その後に回転操作を行うことでさらに

加算回路数を削減できる.位相回転操作は、例えばQPSK変調の場合にはQ=M=4となり

が2の回転操作となるが、実際には同相と直交成分の符号反転だけでが2から 3m2の位相

同転を簡易に実現できる.従って、すべて積和演算を行いレプリカを生成する場合には
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表5.3等化器の諸元

項目 /"¥ラメータ

変調方式 QPSK変調

状態数 4状態

パスメモリ長 7シンボル

タップ数 2タップ

内部ノすスのピット幅 12ピット

VLMSの量子化ピット 1)1面 4ピット

VLMSステップサイズや 0.05 

サンプリング間隔 シンボル!討期

表5.4各機能ブロックの回路規模

機能 規模(単位:kgate)

レプリカ生成器 2.34 

ブランチメトリック生成
5.63 

およびACS(l状態あたり)

VLMS伝送路推定器 6.90 

パスメトリックメモリ、
3.28 パスメモリ及び最尤パス選択

復号遅延 1.95 

ゲインとトレーニングメモリ 0.144 
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図5.6 等化器の外観(QVLMS-MLSE等化器)
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4MLLの乗算?'oi算が必要になるのに対して、凹転操作を利用することにより 4N個にまで

乗算器の数を削減できる.因みに、加算器はML{l/3(4L-l)ー1}個であり同転操作を行わな

い場合と大きな差はない.従って、回転群の適用により乗算器の数を大幅に削減でき、大

幅なITill賂規模の削減が可能となることがわかる.

5.4.2ハードウエア構成

タップ係数推定アルゴリズムに高速化に適したQVLMSアルゴリズムを適用し、上記

並列処理を応用したQVLMS-MLSE等化器を FPGAを用いて試作した.QVLMS-MLSE等

化誌の諸元を表5.3に示す.VLMSの量子化ビァト幅とはピ yトシフトできる最大のピ y

ト数のことである.また、レプリカ生成器や伝送路推定器における送信候補系列とタッ

プ係数との演算は符号反転とキャリー加算という簡易な形で実現した.加えて、パスメ

トリ yクのオーバーフローを回避するために、毎時刻jに生き残りパスの中で最も尤度が

JJjし、パスのパスメトリックで、他のパスメトリックを減算するという手法を適用した.ま

た自乗誤差はIチャネルと Qチャネルの誤差の振幅和で近似し、マルチビット演算を排除

して演算量の低減を図った.試作した等化器の外観を図 5.6に示す.基板サイズは A4程

度であり、使用した FPGAは8kgateのものを 6個、 2kgateとlkgateのものをそれぞれ l個

ずつ使用した.加えて、 QVLMSのゲインメモリとトレーニング信号メモリ用の ROMを

各々 l個づっ用いた.また、適用した FPGAのトグル周波数は 50MHzである.試作した

等化器に用いたFPGAのセル数より各処理に必要なゲート数を概算した結果を表5.4に示

す. 4状態なのでACS部を 4倍にして他と加算すれば、合計では37.144kgateになると見

込める.ただし、 ROMの容量評価では lピットを 1gateと換算した.

5.4.3 QVLMS-MLSE等化器の LSI化

QVLMS-MLSE等化器を 0.45μmプロセスを用いてLSI化した.基本構造は前節で述べ

た通りであるが、加えて合成型のダイパーシチ受信[67，68]の構成を導入した.LSIの諸元

を表 5.5に示す.また等化器 LSIの外観を図 5.7に示す.等化器 LSIは 128ピンの

Q FP( Qaudrature日atPackage)を用い、 3.3V単-電源で動作する.等化器は最大 100Mbit/s

のスループットを持つよう設計されており、回路規模は約70kgateである.FPGAで試作

したときの回路規模見積もりに比較して若干回路規模が増大しているのは、最も高速な

演算が要求されるレプリカ生成器をより高速化するためキャリールックアップ機能を持

たせたため、レプリカ生成器の回路規模が増大したことによる.
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表5.5LSIの諸元

プロセス

構造

電源電圧

パッケージ

回路規模

変調方式

状態数

パスメモリ長

ダイパーシチ

入)jビット数

0.45μmCMOS 3層Al

ゲートアレイ

3.3V単一

128pin QFP 

70 k gate 

QPSK 

4状態

7状態

2ブランチ合成型

各 12ピット

図5.7 等化器LSIの外観
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表5.6実験の諸元(FVLMS-MLSE等化器)

変調方式

TDM多重数

ユーザレート(情報速度)

π/4-QPSK (384kbps) 

8多重

32kbit/s 

， 
， 

伝送路モデル

2波独立レイリーフェージング
(D凡J=0 dB，ブランチ間相関 0)

遅延分散:"'c 

ドップラ一周波数:fD=lOHz 

|#7日没#1 I ......... I #7 ~か~~ ・

， 
， 

180 16 ---16 (単位:ピット)

;...トレーニングモー卜pj骨一一信号等化モー卜。一一品

図5.8フレームフォーマット
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Multipath Rayleigh 
fading simulator 

90恥1Hz

Frame gen.: Frame generator 

RSSI : Received signal strength indicator 

QCD : Quasi-coherent detector 

MOD : Modulator 

SW : Switch 

エ:Integrator 

Output 

図5.9実験系の構成

5.5実験結果

5.5.1 FVLMS-MLSE等化器

信号伝送実験に用いた伝送路のパラメータを表5.6に示す.ここではエアインタフェー

ス384kbit/sの8チャネル・TDM(Time Division Multiplexing)伝送を想定し、そのうちの l

ノすースト、つまり lユーザのチャネル(情報レート 32kbit/s+CRC(Cyclic Redundancy 

Check)ピット)のみを等化する構成とした.その時のフレームフォーマットを図5.8に示

す.ここでは UW(Unique Word)に加えて、 SS(Start Symbol)、PR(Preamble)を等化器の

トレーニング信号に割り当てた.同図の R(Ramp bit)はバーストの立ち上がり処理、 G

(Guard bit)は前後のパーストとの衝突を回避するために備えた.GはTDMシステムでは

不必要だが、 TDMAシステムとの互換性を考慮して適用した.また、実験系の構成を図

5.9に示す.ロールオフ伝達関数はコサインロールオフを用い、ロールオフ率は0.5、送受

にルートロールオフフィルタを備える構成とした.IF周波数を 90MHzとし、 IF周波数帯

のフェージングシミュレータを介して変調器と復調器を接続して室内実験を行った.ま

た、 2ブランチ構成のベースバンド選択合成ダイパーシチ受信を適用した.フェージン

グシミュレータを通過した各ブランチの変調信号は各々独立に制御されるF帯のAGC増
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1HA35を経た後、準同期検波探に入力される.各ブランチの準同期j検波後の直交および同

相信号は 12ピットでND変換され、ダイパーシチ選択回路に入力される.ブランチの選

択はAGC増幅器の入力における受信信号の包絡線レベルを lパースト間に渡って積分し

たものを指標として、パーストごとに切り替える構成を適用した.選択された lバース

ト分の受信信号は一旦メモリに蓄積され、 lフレーム後に次のバーストが受信されるま

でに、メモリから順次読み出され等化処理をうける構成となっている.また、 AGC増幅

器は IF荷の受信信号の包絡線を検出し、これに基づき IF帯の信号レベルが一定になるよ

うフィードフォワード制御する構成のものを採用し、その時定数は300nsecとした.また、

FVLMSアルゴリズムのステップサイズμは0.05とした.

CNR対 BER特性

図5.10にAWGN伝送路における FVLMS-MLSE等化器の BER特性を示す.理論値は

差動符号化 QPSK同期検波の理論値である. BERが1.0xlO-3点における理論値よりの劣

化は各ブランチとも約2dBであった.この劣化は変復調装置の 1dB 弱の劣化に加え、ス

テ yプサイズ、パラメータを0.05と比較的大きくしたためと考えられる.図5.11にレイリー

フェージング伝送路における lブランチ受信(単一受信) [1守の等化器の特性を示す.同

l支lにおける理論値は遅延スプレッドが存在しない条件でのレイリーフェージング伝送路

における同期検波と、遅延スプレッドザTが0.5，すなわち 1シンボル遅れの遅延波が存

在する 2波独立レイリーフェージング伝送路におけるマッチドフィルタの特性である.実

験では遅延波の遅延量を lシンボル間隔以下に設定しているため理論値からの劣化がみ

られる.それでも、インプリシットなダイパーシチ効果により BERが1.0xlO-3点におい

て5dBの利得が確認できた.フロア誤りも1.0xlO・5以下に抑圧できている.また、 AWGN

伝送路、フェージング伝送路のいずれの場合も各ブランチはほぼ等しい特性を実現して

いる.図 5.12にダイパーシチ受信を適用した場合の等化特性を示す.理論値としては上

記の同期検波特性に加えて、遅延スプレッドのないレイリーフェージング伝送路におい

て選択合成ダイバーシチ受信を適用した同期検波の理論値を示す.FVLMS-MLSE等化器

はほぼ選択合成ダイパーシチ受信の理論値と等しい特性しか示していない. 1ブランチ

の場合には遅延波によるインプリシットダイパーシチ効果が得られていることから、こ

れは等化器の劣化ではなくダイパーシチ選択の指標としたAGC制御電圧情報の精度が十

分でないためと考えれられる.同様の条件に遅延検波を適用した場合、単一受信でBER

が3.0x10-3、選択合成ダイパーシチ受信でBERが1.0xlO-4でフロア誤りが発生[80]するこ

とを鑑みると、移動伝送路への本等化器の適用効果が非常に大きいことがわかる.
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表 5.7 実験の諸元(QVLMS-MLSE等化器)

変調方式

TDM多重数

ユーザレート(情報速度)

伝送路モデル

フレーム位相誤差特性

QPSK (1.5Mbit/s) 

3多重

256kbit/s 

2波5虫立レイリーフェージング
(D/U= 0 dB) 

遅延分散(1): 650nsec 

ドップラ一周波数:fD=10Hz 

図5.13にFVLMS・MLSE等化器のフレーム位相誤差特性を示す.同図には単一受信時

とダイパーシチ受信時の特性を示す.::!:O.7Tのフレーム位相誤差に対して特性劣化のない

優れた特性が確認できる.これは分数間隔サンプリングを適用したFVLMS-MLSE等化器

が 16状態のピタピアルゴリズムを適用しているため、 2シンボルまでの遅延波を等化で

きるためである.ただし、 0.05Tの遅延スプレッド(すなわち、先行波と遅延波の時間差

O.lT)のある伝送路であるため、::tl.OTよりわずかに特性の平坦な領域が狭くなっている.

5.5.2 QVLMS-MLSE等化器

FPGAを用いて試作した QVLMS・MLSE等化器の特性を、 QPSK変調を適用した

1.5Mbit/sの信号伝送系を用いて室内実験により検証した.実験の諸元を表5.7に示す。本

実験系において、 3チャネルの TDMされた変調信号はマルチパスフェージングシミュ

レータを介して、復調器に入力される.復調器においてはIF帯の AGC増幅器を経た後、

直交準同期検波され等化器に入力される.IF周波数は 90MHzである.TDMのフレーム

フォーマットは、 320ピットの情報信号の前に 32ピットのトレーニング信号を付加した

構成とした.本実験において、受信信号を蓄積するためのパッファメモリは一切利用せ

ず、等化処理は 1.5Mbit/sの信号を実時間で処理している.従って、 1台の等化器によっ

て、 3チャネルの信号すべてを実時間で処理することも可能である.
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BER特性

|火15.14にCNRに対する BER特'l"+'を示す.伝送路としては最大ドツプラ一川波数らが

10Hzの l波レイリーおよび2波独立のレイリーフェージングを適用した. 2波レイリー

7_r_ージング伝送路における遅延スプレッド τは650nsecである.同|河から 2波レイリー

フェージンク1i;送路においてフロア誤りを 10-5以下に抑圧でき、 BERが 10-3点において

約 10dBのインプリーシットダイパーシチ利得が得られていることがわかる.また、固定

劣化は 4dB強あるが、変復調器の凶定劣化の 2dBを考慮すると等化器の劣化分は約 2

dB干引支である.

遅延スプレッド特性

l?ZjS.15に遅延スプレッドに対する BER特'性をIFす.伝送路はらが10Hzの2波独立レ

イリーフェージングある.同図の特性は適応型 MLSE等化器において先行波の受イ言タイ

ミングとその信号に相当する符号発生タイミングを合わせておき、このタイミング条件

で遅延波の遅延量を変化させて実験を行った結果である.通常、遅延スプレッドが大き

いほどダイパーシチ受信効果により特性が向仁するはずであるが、 rが0.125の付近でー一

度特'l"tが劣化している.これは、等化器がシンボル間隔サンプリングであるためサンプ

リング位相誤差による特性劣化が発生し、

ある.適応等化器の状態数は 4であり、 2i皮

これがダイバーシチ利得よりも大きいためで

lシンボル遅延波までを等化できるため、
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図5.16QVLMS-MLSE等化器の収束特性
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レイリーフェージング伝送路で lシンボル遅延波が存在する場合に相当する遅延スプレ y

ド650nsecf;J近において最大の利得が得られる.また、 lシンボル以上の遅延波が存在す

る場合には急激にその特性を劣化させることがわかる.

初期収束特性

4ピット量子化を適用したQVLMS伝送路推定器の初期収束特性を図5.16に示す.同

凶は最大ド yプラ一周波数fi)が 10Hz、遅延スプレッド τが650nsecの2波独立レイリー

フェージング伝送路における特性である.横軸は時間であり縦軸は平均自乗誤差(MSE)で、

ある.平均白来誤差は 1000パーストに渡る自乗誤差を平均化して求めた.同国より約 8

シンボルで初期収束が完了することがわかる.DSP処理の VLMSアルゴリズムが約 6シ

ンボルで収束することから、量子化により多少収束特性の劣化が見られる.ただし、本

実験ではトレーニングとして 16シンボル用意しているため、 2シンボルの遅れはまった

く問題ない.

5.5.3 LSI化 QVLMS・MLSE等化器

開発した等化器LSIの2波等レベルのレイリーフェージング伝送路における BER特性

を凶 5.l7に示す.同図における QPSK信号の伝送速度は 6.144MbitJsであり、最大ドップ

ラ一周波数fDは50Hzで、遅延スプレッドは lシンボル遅延波が存在する場合に相当する

0.15μsecとした.シングルブランチ受信の場合には、前記の図5.14とほぼ同じ特性を示し

ていることが確認できる.また、ダイバーシチ受信を行うことにより約lOdBのダイパー

シチ不IJ得を得ることができている.

さらに、LSI化した等化器の特性をマルチパスフェージング伝送路を模擬できるディジ

タルパターンジェネレータを用いて特性を検証した.すなわち、フェージング伝送路を

通過したQPSK変調信号の受信パターンを予め計算機によって取得しておき、このパター

ンをパターンジェネレータから発生させ、等化器LSIによって復号する.この復号信号と

計算機で発生させた送信符号との Exor(Exclusive OR)操作により、ピット誤り率を検証

した.この場合には、復調のアナログ回路の不完全性や同期回路の特性に起因した劣化

がまったく含まれないため、純粋に等化器だけの特性を検証できる.その伝送速度に対

する BER特性を図5.18に示す.I司図はCNRは10dBで最大ドップラ一周波数fDTが6.5xlO-

9の等レベル 2波独立レイリーフェージング伝送路における、 2ブランチダイパーシチ受

信の特性である.100MbitJsまでほとんど特性が変化せず、優れた等化特性を維持してい

ることが確認できる.今回、 0.45μmのプロセスを利用したため 100MbitJs時では2Wもの

電力を消費したが、さらに微細プロセスを適用、あるいはプロセス自体の発展によって
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この問題は解決されるものと考えられる.

5.6結言

移動通信環境における高速通信システムへの適応型MLSE等化器の適用性を検証し、

その効果的な実現法を提案した.検証した点、および提案した手法は、(l)Jr/4-QPSK変調

への FVLMSアルゴリズムの適用法、 (2)パイプライン処理の適用による状態毎伝送路推

定法の回路規模低減法、(3)完全並列処理における回転群を利用したレプリカ生成器の低

減法である.これらにより以下のことが明らかとなった.

(1) PDCや PHSあるいは IS-136に適用されている変調方式にも FVLMSアルゴリズム

が適用でき、実際の移動通信システムへFVLMS-MLSE等化器を適用できる可能性が

高いこと.

(2)高速なレイリーフェージングに追従するため、 FVLMS-MLSE等化器に状態毎推定

法を適用した場合でも、効果的にパイプライン処理を適用すれば一状態分のハードウ

エアを備えるだけで等化処理が可能であり、充分に移動通信システムへ適用可能であ

ること.

(3) QVLMS-MLSE等化詩を完全な並列処理により実行する場合、通常はタップ数と状

態数の関に比例して増大するレプリカ生成器の演算量が、回転群を利用することで状

態数に無関係にタップ数の一次関数にまで低減できること.更に、メガビットオーダ

の高速通信にも対応可能な MLSE型等化器が実現できる見通しが得られたこと.

具体的には、 FVLMS-MLSE等化器は系列推定として 16状態のビタピアルゴリズムを

適用し、 8状態ずつの 2系列並列処理を行うことにより 32kbit/sの信号の実時間処理を可

能とした.試作した FVLMS-MLSE等化器が遅延スプレッド 500nsecのマルチパスレイ

リーフェージング伝送路において、 BERが1.0xlO-3点で 5dBの利得をもつことを室内実

験により確認した.また、ダイパーシチ受信では選択合成ダイパーシチ受信に遅延検波

を組み合わせた構成ではBERが10-4点においてフロア誤りが発生するマルチパスフェー

ジング伝送路で、 BERのフロア誤りを 10-5以下に抑圧する優れた特性を示した.

一方、 QVLMS-MLSE等化器を FPGAにより試作し、 1.5Mbit/s-QPSK伝送系において

伝送特性を検証した.その時、提案した高速信号処理技術、あるいは簡易化技術を適用

することにより、 FPGAレベルでもわず、か40kgate程度で、等化器が実現で、きることが明ら

かとなった.FPGAを用いて実現された適応型MLSE等化器は遅延スプレッド650nsecの

2波独立のレイリーフェージング伝送路においてBERのフロア誤りを10-5以下に抑圧し、

BERが10-3，点において約10dBのインプリーシットダイパーシチ利得があることをハード
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ウェア実験により検証した.さらに、約 8シンボルで初期収束できる優れたIRJ期特性も

実!検により明かとなった.また、 0.45μmプロセスを用いて本等化器の LSI化を行った.

FPGAで適用した技術に加えて、合成型のダイパーシチ受信の構成を取り入れたにもかか

わらず約70kgateという少ない回路規模で実現できることを示した.開発した等化器LSI

は伝送速度 100Mbit/sにおいても FPGA同様の特性が得られることを示した.100Mbit/sの

信号を実時間で処理できる本LSIは、バースト伝送系を対象とした等化器としては世界最

高速であり、提案した回路構成法の効果あるいは前章で提案したアルゴリズムの実現性

の高さを実証している.

以上述べた手法を適用することにより、移動通信システムにおいても簡易な構成で優

れた等化特性が得られる等化器を実現できることが回路試作および実験的な特性検証よ

り明らかとなった.
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第6章 適応等化器用無線伝送装置の設計

6.1はじめに

移動通信における周波数利用効率の向上をめざして、高速同期が可能な適応復調器、

適応等化器の構成法について述べてきた.ただし、実際の無線伝送装置にはこれら以外

の多くの技術が必要とされる. 2章で述べたように、その中でもダイバーシチ受信技術

は移動通信において極めて有効な特性改善技術である.さらに、ダイパーシチ受信と適

応等化器を組み合わせることで相乗効果的に特性を改善できることが知られている [105-

109] ただ、元来演算量の多い等化器にダイバーシチ受信を組合わせれば、さらに演算量

が増大することになる. しかし、マルチパスレイリーフェージング伝送路において相乗

効果的な特性改善が期待できるダイパーシチ受信と等化器の融合法は、将来の高速移動

通信での重要な研究課題となると予想される.そこで、移動通信への適用を考えるなら

ば、今後は演算量まで考慮した検討が重要になる.別の周辺機能として、準同期検波器出

力の同相 (1チャネル)と直交 (Qチャネル)信号のゲインアンバランスや直交性誤差補

償がある.これは復調器のアナログ準同期検波器とその後段に備えられたベースパンド

帯のアナログ回路の不完全性に起因する劣化を補償するものである.このベースパンド

帝のアナログ回路の不完全性による劣化問題は、従来から良く知らており幾つかの検討

が見られる [102，103] 移動通信では従来、通信速度が比較的低速であったため受信信号を

IF帯でA/D変換し、ディジタル準同期検波によりベースバンド帯に変換する構成をとる

ことで、アナログ回路の不完全性を回避していた.しかし、今後の高速通信を想定した

場合には消費電力、実現性からも準同器検波器にはアナログ信号処理が利用されること

が考えられる.そして、準同器検波出力信号を AID変換した後、ディジタル信号処理に

よりアナログの不完全を解消する方が、ディジタル信号の処理速度の観点からもより効

果的な構成法と言える.従って、ゲインアンバランスや直交性誤差補償も重要な検討課

題の一つである.

一方、 l章で述べたようにTDMA移動通信ではシンボル同期、フレーム同期[114]も重

要な検討項目である.加えてマルチパスレイリーフェージング補償技術として等化器の

適用を前提とするなら、線形増幅を行う AGC増幅器[18]を復調器に備える必要がある.こ

れらの機能に対する検討は従来より数多くあるが、 1シンボル間隔を越える遅延スプレッ
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ドの存在する伝送路を対象としたものはほとんどない.特に、 lシンボル間隔以上の遅

延スプレッドのあるマルチパスレイリーフェージング環境下において、 BERが 10-5以下

の通信品質を達成する TDMA移動通信用のBTR、AGC増幅器設計技術は未だ確立されて

いない.

本章では、無線伝送装置を構成する重要な技術である(1)ダイバーシチ受信と等化器

の効果的融合法、そのための適応アルゴリズムー (2)アナログ準同期検波器の不完全性除

去としてCMA[1011を適用した構成、 (3)AGC増幅器やシンボル同期回路、フレーム同期回

路等を搭載した6.144Mbit/sのTDMA移動通信用のQPSK変復調装置の概要を述べる.6.2 

節ではダイパーシチ受信構成の適応型MLSE等化器における最大比合成の実現j去を提案

する.また、適応型MLSE等化器より若干劣るものの移動伝送路で優れた特性をもち、ダ

イパーシチ受信と元来親手!l性が高いDFE[57，58]を取り上げ、その簡易型の最大比合成実現

j去をも述べる.6.3節では定包絡線変調方式を対象としたIチャネルと Qチャネル信号 (I/

Qと略する)のゲインアンバランスと直交性誤差同時補償法について述べる.最後に 6.4

節では遅延スプレッドの大きな伝送路において、高品質伝送を可能とする変復調装置に

おける適応等化器、さらにTDMAのように間駄的に受信される信号に対応できる AGC増

幅器、 BTR同路の設計法および、設計した変復調装置を用いたハードウエア実験の結果

を述べる.

6.2ダイバーシチ受信器構成法

6.2.1最大比合成型 MLSE等化器 (MRC-MLSE)

本来、最大比合成 (MRC)は各ダイパーシチブランチからの受信信号を SNR(Signal to 

Noise Ratio)に応じて重みづけ加算することによって達成される.ところが、適応型MLSE

等化器は伝送路のインパルス応答を推定し、これを基に系列推定を行うことを基本構成

とする.すなわち、適応~!MLSE等化器の場合には入力信号は推定される対象であって、

重みづけ演算等の処理を受けてはならない.つまり、各入力信号を重み付け加算すると

いう最大比合成の構造と適応型MLSE等化器は基本的には相容れない.しかし、民大比

合成を用いたダイパーシチ受信は選択合成法や等利得合成法に比較して優れたSNR改善

効果を持ち、移動通信における優れた特性もハードウェア実験によって実証されている.

そこで、適応型 MLSE等化器に適した形での最大比合成原理の導入を試みる.

まず、何らかの手段により SNRに応じた重み係数αiが得られたとすると、最大比合成

された受信信号Ykは次式で与えられる.
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Yk=エlttIrk-I (6.1 ) 

式 (6.1)において、 b，はプランチの数であり、 'uはH寺実ljkにおける i喜子1::1のブランチにお

ける受信信号である.また、各ブランチからの/:H力信号の位相がすべて同相であると仮

定すれば、 uiは実数のスカラー量で表される.その場合、最大比合成を実現する係数は次

式で、与えられる.

GI=いi1/号 (6.2) 

式 (6.2)において Iri Iと宗は i番目のブランチの受信信号の振幅の平均値と雑音電力であ

る.次に、全ての時五IJにわたる最適タップ係数行列 Wを以下のように定義する.

H"o(O) 川(1) wo(L一1) 。 。
() W1(0) H'I( 1) wl(L-1) 。 。

。
14'2(0) W2( 1) w2(L-1) 。W J= 。 (6.3) 

。 。 川(0) Wn( 1) ~'n( L -1) 

式 (6.3)において、 LはMLSEの拘束長であり、伝送路のインパルス応答長である. '-'-

で受信信号ykを要素とするベクトルを yT={yσY2'…Yn}、最も尤度の高い送信信号系列ベ

クトル XmT={λ:0(111)，， X2(111)， ，…， xll(m)}、それ以外の送信候補ベクトルを Xm，T={xo(m')，

xim ') ，…， xF1(m')}とすれば、この受信信号を適応型MLSE等化器を用いて復号するには

以ドの尤度を最大にする系列を推定することになる [6]
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ただし、

Wk=主laiWA:i (6.5) 

である.式(6.4)において11・11は複素ベクトルのノルム、|・|は複素スカラの絶対値をとるこ

と、 Re[・]は実数部だけを抽出することを意味している.また、 Xk.，/={xk(m)， Xk_1 (m)， ..司

XK-L+l(F71)}は送信候補ベクトルのk時刻における状態ベクトルを示しており、 W/={Wk(U)，

wk(l)，…wk(L-l)}は時刻kにおける Ykに対する最適タップ係数ベクトルである.式(6.4)に

おける Re[・]関数内の項はレプリカと受信信号との誤差の各ブランチ聞の相関値である.

すなわち、その項は各ブランチ出力信号に含まれる白色ガウス雑音問の相関であり、BER

特性に関係あるサパイバルパス候補における演算では比較的微少量で、ある.そこで式

(6.4)の Re[']関数項以外の項を用いることとする.結果的には、入力信号に対して重み

づけを行うのではなく、各ブランチからのプランチメトリックを αiにより重みづけ加算

することにより、最大比合成を近似的に得ることになる.また、式(6.5)に送信符号ベク

トルXk，mをかけ合わせると以下の式を得る.

YK=147xk〔 (6.6) 

式(6.1)より式(6.6)の右辺における括弧内の値は各ブランチの受信信号の推定値を表して

いる.従って、 wkiは各ブランチで独立に推定される伝送路インパルス応答で、あり、通常

の適応型MLSE等化器の構成において求めることができる.次に、式(6.2)で定義された

最大比合成の係数αiは、受信信号の振幅の平均値と雑音電力を正確に推定することは困

難なため、信号の振幅で置き換えられることが多い.ところが、適応型MLSE等化器の

場合には伝送路推定器によって正確な伝送路インパルス応答が得られるばかりでなく、系

列推定におけるメトリックは雑音電力そのものであり、これらを有効に利用することで

係数。iを正確に推定することが可能となる.すなわち、適応型MLSE等化器では受信信

号の振幅Iri Iを次式により推定することができる.
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図6.1MRC-MLSE等化器の構成

#1 

Initialize 

図6.2モード切替え型 DFEの構成
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I r，l =司王子;.，]=ρ|附 (6.7) 

式(6.7)において送伝符号はランダムであるため、その相関行列は単位行列になることを

Jfjl.'¥た.適応型MLSE等化器に備えられた伝送路推定器において式(6.7)のWk.iの正確な

推定値が得られるため、この推定値を式(6.7)に代入することで、受信信号レベルを推定

できる方、雑音電力 σ2は最尤系列より生成したレプリカと受信信号の誤差電力を平

均化したものを用いる.最終的に最尤系列推定に用いるメトリック Jkは次式で与える.

日 k-1+学'11 rj 12 Iσ11 e k，i 12 (6.8) 

式(6.8)においてとk.iはi番目のブランチの誤差信号である.式(6.7)では riは自乗されるた

め式(6.6)に現われる平方根演算は実際には不要になる.図6.1に最大比合成MLSE(MRC・

MLSE)等化経の構成を示す.同図では 2ブランチダイパーシチ受信の構成例を示してい

る.かりに、重みづけを行わねば単なる等利得合成となる.理論的には最大比合成と等

利待合成には ldB程度しか特性的な差異はないが、提案手法はメトリックに重みづけす

るだけの比較的簡素な構成で実現できるため、装置の小型が要求される移動通信システ

ムにおいては特性向上のための有効な 4 手段となる.

6.2.2モード切替え型DFE

本論文では前節に至るまで等化器としては適応型 MLSE等化器を対象にしてきたが、

ダイバーシチ受信を前提とした場合には、構成の親和性の高さからトランスパーサル合

成型DFE[105]も優れた等化器とダイパーシチ受信の融合法である. トランスパーサル合

成型DFEは各ブランチからの受信信号をフィードフォワードフィルタ(FFF:Feed Forward 

Filter)を経て合成する.これにトランスパーサル合成型 DFEの等化後信号の判別値を入

力とするトランスパーサルフィルタの出力を合成することで出力信号を得る.各ブラン

チの出力を FFFで畳み込んで、合成するトランスパーサル合成型DFEの構成は、通常の最

大比合成ダイバーシチ受信の拡張と見なせる.ただし、今まで述べたように TDMAのよ

うな高速同期が必要とされるシステムに適用した場合、フィルタのタップ係数制御にカ

ルマンフィルタのような多少複雑なアルゴリズムを適用せねばならない[111]加えて、ト

ランスバーサル合成型DFEではすべてのトランスパーサルフィルタを lつのフィルタと

して捕らえるため、結果的にフィルタのタップ長が非常に長くなる[110]カルマンフィル

タや RLSアルゴリスムはタップ長の自乗に比例して演算量が増大するため、 トランス

パーサル合成型DFEのこれらのアルゴリズムを適用すると膨大な演算量が必要になると
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いう問題があった.そこで、この演算量を低減し、かつ高速引き込みを実現するアルゴ

リズムについて以下に述べる.

トランスバーサル合成型DFEのIブランチのFFFのタップ係数を {hoi，III I ，..， lIL l J } 

、iブランチからの FFF出力を yk.i(f)とすれば合成後の信号 Zkは以下のように表される.

Zk = ，t yi? + yih1苦情。k+jJ)+富山 j (6.9) 

式 (6.9)において LはFFF長で、 Lbはフィードパックフィルタ (FBF:Feed 8ack Filter)長、

)k(ly)はF8F出力を示している.式(6.9)における最適なタップ係数ベクトル {hO.1ドリhL.1.1 

，jlor--AjJ'…，hL.1.br}は式 (4.3)の正規方程式の解として得られる.そのタップ係数ベ

クトルを最大北合成に用いる係数で展開することを考える.そこで、仮想的に各素子に

独立のDFEを備えた場合を想定する.ただし、各DFEのFBFには同一の識別信号が入力

されるものとする.その時、信号 Zkは独立した DFEからの出力信号 Zk，iを係数αiによっ

て重みづけ加算されたものとみなすことができる.すなわち、 i番目のプランチに対応す

るDFEの出力信号を Yk.iとすれば、復調信号 Zkは以下のように表せる.

ZK= 差点)+y(131=ZGIZkt=24)+ペ~，}) (6.10) 

ただし、 ltki(b)とIIk)1)はi番目のブランチに対応する DFEのFBF出力と FFF出力である.

この時、各ブランチに対応した FBFとFFFのタッフ。係数一j.iは以下のように定義される.

h;.i =αiW;.1 (i=I，…，br ;j=O，…L-l) 

hj=201Wj t (j=O，...，L-l) (6.11) 

式 (6.11)の変数lhは式 (6.9)を最適化することで一意的に求まり、 αiと円.iは共に任意の

復調信号レベルに対して式(6.6)と(6.7)を用いて各々求められる.すなわち、最適タップ

係数は最大比合成の係数atと、独立なDFEのタップ係数によって展開できることが分か

る.

ここで逆に、各ブランチで独立等化処理された信号を最大比合成することで復調信号

Zkを求める.遅延波のない場合には等化器は同期検波器として動作するため、この独立等

化後合成器は最大比合成ダイパーシチ受信回路と実質的に同ーの構成になる.遅延波の

存在する場合には、信号Zkを近似的することになる.図6.2に提案するモード切り替え型

DFEの構成を示す.この構成において、各プランチのFBF出力 uki(b)とFFF出力 uk，i(f)の

和が各独立の DFEにより等化処理された信号となる.すなわち、各プランチ独立のDFE
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で等化処理した後、各 DFEのタップ係数ベクトル勺，iを係数αiによって重みづけ加算す

ることで、最適タップ係数ベクトル {hO.i'.... h L-l. i }を近似する.また、 uiは各 DFEの出

力に対する最小自乗合成係数として求める.その場合、各DFEの出力信号は、所望レベ

ルでかつ正確な絶対位相で出力されるため、係数αiは次式のような簡単な形になる. た

だし、 i番目の DFEの出力信号の誤差の分散を弓，所望信号レベルをIDklとするなら、正

規化誤差分散析をej=σ;/IDkI2と定義する

8-2 

町一 l+267 (6.12) 

式(6.12)の雑音の分散 σi2は、前節同様に各ブランチ独立に等化処理をした場合の i番目

のブランチの等化後の自乗誤差の平均値より推定する.式(6.12)は各ブランチ独立のDFE

のタップ係数と合成型DFEのタップ係数の変換方法を与えるものである.すなわち、こ

の変換方法を適用することで、ある時刻まで各ブランチ独立の DFEの構造を用い、その

後に合成型DFEへのスムースな切り替えを実現させることが可能となる.例えば、トレー

ニング期間ではDFEを独立に動作させ、データ区間では合成型に切り替えるとし寸構成

変換を可能とする. 一般にタップ数が短いほどアルゴリズムの収束は早くなるため、 ト

レーニング期間ではトランスバーサル合成型DFEを分解し、独立のDFEにしてタップ数

を短くできれば、高速な引き込みを実現できる.ただし、独立に分解したままではトラ

ンスバーサル型合成による高品質な復調信号を得ることができない.そこで、 この変換

j去を用いてトレーニング期間の終了時にトランスパーサル合成型DFEの最適タップ係数

を算出し、データ区間ではトランスバーサル合成型DFEとして動作させることで高い等

化特性を得ることができる.

この変換を用いるモード切替型DFEは、 トレーニング期間で独立の DFEに分割する

ため FBFが各DFE間で重複し実質のタップ数を増大させることになる.ところが、高速

収束を達成するためタップ係数推定アルゴリズムに RLSアルゴリズムを適用した場合、

RLSアルゴリズムはタップ係数の 2乗で演算量が増大するため、 DFEを独立に動作させ

た方が実際には演算量は少ない.一方、収束後は演算量の少いLMSアルゴリズムを適用

すれば、大幅な演算量の低減が図れる.

すなわち、式(6.12)の変換方法を備えたモード切替型DFEはトランスバーサル合成型

DFE並の等化特性を達成しながら、著しい演算量低減効果と高速同期特性が得られる.
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図6.5モード切替え型 DFEのBER特性

6.2.3実験

(a) MRC・MLSE等化器

伝送路モデルとして各波独立の 2波レイリーフェージングを適用し、クロ yク周波数

による正規化最大ドツプラ一周波数fDTを1.8X 10-4、遅延波の正規化遅延量スプレッド

は0.33とした.また変調方式はQPSK変調を適用した.受信信号は各々 IF段のAGC増幅

器を経た後、ベースパンドに変換されAlD変換器によりディジタル信号に変換された後、

2ブランチダイパーシチ受信構成の MRC-MLSE等化器に入力される構成である.また、

MRC姐 MLSE等化器は 2タップ4状態、シンボル間隔サンプリングで、伝送路推定には

VLMSアルゴリズムを適用した.このMRC-MLSE型等化搭を DSPに搭載し、ハードウェ

ア実験によって特性を検証した.

BER特性

図6.3にCNRに対する BER特性を示す.同図には最大比合成(MRC)ダイバーシチ受

信の理論値と、重み付けを行わないメトリック合成法の特性を付記している.提案する

構成はメトリック合成法に比較してCNRに関わりなく約1.1dBの利得がある.理論的に

ー122-



最大比合成ダイバーシチの等利得合成に対する利得は ldB弱であることから、本提案の

MRC-MLSE等化器が最大比合成を達成していることがわかる.

(b)モード切替え型 DFE

提案するモード切替えDFEの特d性を無線伝送速度1.536Mbit/sのQPSK変調系を用いて

ハードウエア実験により検証した.伝送路モデルは各波独立の 2波レイリーフェージン

グを適用し、遅延スプレッドは lμsec、最大ドップラ一周波数fDは10Hzとした.DFEの

ブイーフォワードフィルタ (FFF)のタップ数Lは6、フィードパックフィルタ (FBF)のタッ

フ。数Lbは2、2プランチダイパーシチ受信構成とした.また、浮動小数点DSPを並列演

算させることで200MIPS(Million Instructions Per Second)の処理能力をもっ DSPボードを

開発し、この DSPボードにより等化器を実現した.

演算量

図6.4に演算量をパラメータとしたBER特性を示す.加入者当たりの情報速度、すな

わち等化器のスループットが512kbit/sの場合の特性を示す.同図において参考のため、単

にトレーニングとデータ区間でRLSからLMSに切り替えるアルゴリズム(アルゴリズム

切替え型)の特性も付記している.演算量の変化はトレーニング信号の数に依存してい

る.すなわち、演算量が多い場合とは多くのトレーニング信号を利用していることを意

味している.図6.4から、同じ演算能力をもっDSPを適用した場合、常にモード切替えア

ルゴリズムはアルゴリズム切替え型より優れた特性を示すことが分かる.例えば、

200MIPS程度のDSPを想定した場合、 CNRが20dBで1桁弱の特性改善効果が見られる.

BER特性

図6.5にBER特性を示す.同図には比較のため 200MIPS以上の処理能力のある DSP

ボードを用いて、 RLSアルゴリズムを常に適用し、トレーニング信号を 24シンボルとし

て信号伝送した時の特性も付記する.加えて 200MIPSのDSPボードによる提案方式と、

従来方式であるアルゴリズム切替え型の特性を示す.この時、アルゴリズム切換え型に

おけるトレーニング長は 8シンボル、提案アルゴリズムでは 10シンボルである.RLSア

ルゴリズムの忘却係数は0.99、LMSアルゴリズムのステップサイズパラメータは0.02と

した.24シンボルのトレーニング長を用いた場合に比較すればBERが10-4点で2dB強の

劣化があるものの、アルゴリズム切替え型に比較して 5dB程度の特性改善効果が見られ

る.
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6.3I/Q直交性誤差/ゲインアンバランス同時補償

6.3.1 CMAの適用

これまで、はハードウエアがすべて理想的に動作すると仮定して議論を展開してきたが、

実際にはアナログ部品には不完全性が存在し、かつ環境の温度によって変動する.時に

この不完全性が復調特性を著しく劣化させる.図3.4に示した受信機のアナログ準同期検

波器にも幾つかのアナログ回路の不完全性等に起因した劣化要因があるい03] その主要

な原因は、 (1)DC (Direct Current)ドリフト、 (2)I1Qの直交性誤差、 (3)I/Q信号のゲイン

アンバランスである.(1)は送信符号がランダム信号であればハイパスフィルタを付ける

ことで除去可能である.(2)や(3)についても幾つかの検討があるが[10，102]、多くはアナロ

グ信号処理よるものである. しかし、アナログ信号処理では不完全性をもっアナログ素

子を制御に用いねばならず、結局その部分の調整が必要になる.現状ではI1Qの直交性誤

差やゲインアンバランスの補償は技術者の手により行われている.しかし、技術者の手

を必要とすれば、製造コストを押し上げることになる.そこで、本節ではより高精度な

補償法としてディジタル信号処理を前提としてCMAアルゴリズムを適用する構成を提案

する.

一般に、位相変調信号に対する準同期検波出力は以下のようにベクトル表現できる.
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式 (6.13)において ri，k'rq，kは各々受信信号の Iチャネルと Qチャネルの信号、 Aは受信信

号の振Ilf~ 、 ωc とのc は各々搬送波角周波数と受信機の局部発振器の角周波数、 θk は変調信
号成分、 n とn・.'n は各々 LNAの出力する白色ガウス雑音と、ベースパンドに変換

q，k 

された 1，Qチャネルにおける白色ガウス雑音成分、 80は初期位相誤差を示している.ま

た、 LPF[・]は周波数の低域成分だけを抽出する関数、戸は受信機のπ/2移相器の位相誤差、

giとgqは検波器出力のIとQチャネルの信号振幅を示している.式(6.13)における最右辺

の二つの行列のうち、右側はI1Q直交性誤差、左側はゲインアンバランスに関する項を示

している.本節でも QPSK等の位相変調を前提としているため、式(6.13)の最右辺のベク
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トル表示された受信信号成分の振幅は一定で、かつ 1，Qチャネルはお互いに直交してい

る.ところが、式(6.13)の二つの行列の影響、すなわちゲインアンバランスや直交性の崩

れによりベースパンド信号は、各々 UQ平面上で楕円や、ひしゃげた楕円のようになる.

すなわち、準同期検波器の直交性が崩れ、信号伝送特性を劣化させる原因となる.

そこで、式(6.13)におけるこつの行列が推定できれば、その逆行列を受信信号ベクト

ルに掛け合わせることで劣化を補償できる.この場合、式(6.13)の二つの行列の積の行列

の形から逆行列の形がわかる.そこで、逆行列演算を避けるためその逆行列自体を推定

する.具体的には以下のような構成で補償が可能となる.
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前節までは、受信信号および変換行列の要素はすべて複素数、あるいは単なるスカラ量

によって表現してきたが、式(6.14)では実数によるベクトル表現されており、変換行列は

非対称な行列により表現されている.一般に、 rを振幅、 0を位相量とすると、複素数

rexp(j(})による UQ信号の複素平面内での変換は、位相回転と振幅の増減のみである.と

ころが、式(6.14)で表された非対称な変換は特別な場合を除いて、位相回転や単なる振幅

の増減とはみなせない.すなわち、本節では等化器等で用いる複素表現による数学的形

式では解決できない問題を取り扱っていることが分かる.

そこで、式(6.14)における W 1.k，w2.k ，w3 •k の推定にCMAアルゴリズムを適用する .CMA

アルゴリズムは包絡線レベルの一定性をコスト関数とするため、ゲインアンバランスや

UQ直交性誤差による包絡線の乱れの両方を補償することが可能である. CMAアルゴリ

ズムのコスト関数を以下に示す.
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(6.15) 

ただし、 Yz.はy・L とy を要素とする 2次元実数ベクトルを示しており、|・|は実数ベク
此 i，k- ，.， q，k 

トルの 2乗ノルム、添字Tはベクトルの転置を示している.その時の係数更新アルゴリズ

ムを以下に示す.

Wl，k= Wl，k-l +μYi，kri，ke k 

W2，k = w2，k-l +μYq，kr i，ke k 

W3，k = w3，k-l +μYq，kr q，ke k (6.16) 
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図6.8CMA-orthjgain補償器の推定誤差特性

式 (6.16)における μはステップサイズパラメータである.

6.3.2シミュレーション実験:

提案した補償回路の特性を計算機シミュレーションにより評価する.伝送路としては

AWGNを適用する. CMAアルゴリズムは基本的に検波器とは完全に独立に動作するた

め、任意の検波器が適用可能である.そこで、本シミュレーションではー構成法として

遅延検波を取り上げた.また、変調方式としては差動符号化QPSK(DQPSK)を適用した.

BER特性

ゲインアンバランス g"/g;は0.8、直交性誤差ゆがπ/12が存在する場合のBER特性をq Vl 

図6.6に示す.準同期検波器出力にキャリアと局部発信器聞に角周波数オフセット AωT。
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表6.1 変復調装置の主要諸元

項目 諸冗

変調方式 QPSK 
復調方式 絶対同期検波(等化器付)

ダイバーシチ受信 2ブランチ選択合成

無線伝送速度 6. 144Mbit/s 

多重数 3チャネル

ユーザ情報速度 1.536Mbit/s 

がπ/36ある条件でシミュレーションを行った.この条件において、遅延検波の周波数オ

フセットによる等価CNR劣化量はBERが 10-3点において約O.5dBであり、ほとんど特性

に影響を与えない.従って、特性劣化はIチャネルと Qチャネルの直交性誤差とゲインア

ンバランスによるものである.補償されない場合には BERが 10-3点で理論値2.5dB程度

劣化するのに対し、補償アルゴリズムを適用することで理論値からO.4dBにまで漸近する

優れた特性を示す.

収束特性

図6.7にステップサイズパラメータに対する収束特性として、収束値までの所要シン

ボル数を示す.ステップサイズパラメータと反比例して収束が遅くなることが分かる.同

凶より、縦軸と横軸が各々対数表現されていることを勘案すると、 CMAアルゴリズムの

収束が指数関数的な特性を示すことがわかる.図6.8にステップサイズを変えた場合の各

係数の分散を示す.同図からステップサイズを小さくするほど、推定誤差が小さくなる

ため、分散が小さくなることがわかる.ちなみに、指数関数的な収束特性を示すアルゴ

リズムにおいて、ステップサイズは時定数に相当する.従って、ゲイン変動や直交性の

変動の時定数に合わせてステップサイズを決定することが望ましい.
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6.4バースト変復調技術

6.4.1変復調装置構成

本節ではTDMA移動通信に適用できる線型復調器、すなわち受信機入力からA!D変換

器まで信号に非線形歪み与をえないTDMA復調器の構成について述べる.従来、移動通

信では電力効率の点で優れたリミタ増幅器という非線形増幅器を月1いていたが、適応等

化器を適用する場合には等化器入力段以前の非線形処理は等化器の特性を劣化させる.

従って、等化器を搭載するには受信機は線形処理のみで実現させる必要がある.さらに、

遅延スプレッドの大きな伝送路でも有効に動作するフレーム同期、シンボル同期回路の

構成法についても述べる.当然、移動通信への適用を前提とするため、消費電力や回路

規模は少ない方が望ましい.従って、できる限り簡素な構成で高品質な信号伝送特性を

有する TDMA変復調器の設計法の確立は、高速通信の実現にとって必要不可欠の技術的

課題である.

そこで、(1)装置構成の簡易さ、 (2)レイリーフェージングに擾乱を受けにくいことを

指針として装置設計を行う.バースト変復調装置の主要諸元を表6.1に示す.また、バー

スト伝送に用いたフレーム構成を図6.9に示す.プリアンプルは主にタイミング再生およ

び、 AGCの同期引込みのために用いており、パースト信号に対応できるよう比較的多数

のビットを割り当てている.1バースト当たり 2080bitsを情報iピットに割り当てているの

は、多くの同期ピットが必要であってもスロットの利用効率を高く維持するためである.

(1 )変調器

簡易な形でバースト信号の立上りと立下り処理を行うため、パーストの最初と最後に

送信信号の時間遷移過程で振幅が零を通過する固定パターンを挿入し、その包絡線の遷

移を利用して立上がりと立下がりの時間波形とした.さらに、送信電力のオンオフ比を

高めるため変調器の出力にピンアッテネータを備え、パーストの立上りと立下りに同期

させてスイッチを切り替えた.

(2)復調器

復調器はバースト信号に対応するため、すべての受信信号のうち受信すべきパースト

だけを用いて、 BTR、AGC増幅器、等化器を動作させ、他のバースト信号の受信時は各

国路動作を停止させ、停止する直前の状態を保持(サンプルーホルド)させた.ただし、

最初にフレーム同期回路が受信パーストを検出するまでの聞は連続動作を行う.
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同期系

AGC増幅器は復調後の信号振'11面と所望信号振幅とのi誤差をループフィルタを通して、

AGC市Ij詩IJ端子にフィードバックする構成を適用する.高速な初期同期特性を得るために、

ループフィルタ出力のD/A変換器以外はすべてディジタル信号処理により実現した.BTR

は復調後の信号を全波整流し、そこに含まれるクロック成分をタンクフィルタにより抽

lUし、その出力信号と再生クロックの位相を比較し、その誤差が最小になるようアナロ

グPLL[113jによって再生クロックの位相を制御する構成を用いた.その時、 AGC増幅器

およびBTRの制御信号のSNRを高めるため、受信ロールオフフィルタ出力信号を制御に

適川した.フレーム同}羽田路は受信信号を遅延検波した後の信号からバイナリ相関演算

により検出する構成とした.

等化器

適応等化器の構成としては、移動通信路で優れた特性を有し、 DSPを用いて実現する

場合に簡易化の図り易い判定帰還型等化器(DFE)を用いた.また、タップ係数推定法をト

レーニング区間では RLSアルゴリズム、データ区間では LMSアルゴリズムに切り換え

るアルゴリズム切替え型の構成を採用した[112] 

夕、イバーシチ受信

ダイパーシチ受信は合成型に比較して特性は劣るものの、等化器に負担を与えること

なく簡易に実現できる選択合成型を採用した.その尤度情報としては等化器出力信号と

その判定値との誤差電力を lパースト分積分したものを用い、ブランチ選択はこの情報

を基に、バースト単位でブランチ選択を行う構成を採用している.

6.4.2実験

実験系の構成

図6.10に実験系の構成を示す.変復調装置のE周波数は 90MHzであり、実験は IF周

波数帯で動作するフェージングシミュレータを介して変復調装置を接続して行った.変

調方式としてQPSKを用い、その無線伝送速度は6.144Mbit/sである.伝送路は遅延量Tの

2波レイリーフェージングとし、最大ドップラ一周波数は50Hzとした.DFEはフィード

フォワードフィルタ (FFF)に4タップ、フィードパックフィルタ (FBF)にlタップを備え
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図6.11復調装置の外観
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H: 5μsec/div V: 10dB/div 

(a)バースト立上り特性

H: 5μsec/div V: 10dB/div 

(b)バースト立下り特性

図6.12 バースト変調器出力信号
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た十芹J&: を n~m した.またRLS アルゴリズムの忘去Il係数は0.99 、 LMS アルゴリズムのステッ

プサイズは0.002とした.その場合の、等化持の初期引き込み(トレーニング)にはユニー

クワードの最後 16シンボルを利用した.実際のハードウェア実験では、 25MIPSの浮動小

数点 DSPを 16i回を用いて DFEを実現することで、 1.5MbitJsの情報信号を実時間処理で

きる構成となっている.復調装置の外観を図 6.11に示す.

バースト立下り、立下り特性

1~16.12 に変調器出力におけるバーストの (a)立下りと (b) 立下りの特性を示す.縦軸は

屯)Jであり横軸は時間である.同国よりパーストの電力のオンオフ比は50dB以上とれて

おり、横軸が 5μsec/ divであることから約 3シンボルで立上がりと、立下がりが完了し

ていることがわかる.パーストの先頭においてプリアンプル(PR)とユニークワード(UW)

の切り替え時に信号レベルが変化している.これはPRとして"0011"というピットパター

ンを繰り返し利用しているため、ランダムパターン送信時より平均電力が小さいためで

ある.

BER特4主

|話6.13にシングルブランチ受信時のDFEの特性を示す.理論値としてレイリーフェー

ジング伝送路における同期検波と、 2波独立レイリーフェージング伝送路におけるマッ

チトフィルタ受信の特性を示している.遅延スプレッドは 2波モデルで lシンボル遅延

波が存在する場合に相当する 150nsecで、ある.遅延波のあり無しに関わりなく理論値から

約 3dBの劣化が見られる.これはパースト動作させた AGC増幅器の引き込みの不完全

性によるものと考えられる.その場合にも等化器のインプリシットダイパーシチ効果に

より BERが 10・3点で、約 10dBの利得が得られることが分かる.図 6.14にダイパーシチ

受信時の特性を示す.理論値はレイリーフェージング伝送路において同期検波に選択合

成ダイバーシチ受信を組み合わせた場合の特性を示す.遅延波なしの場合には理論値に

2 dB以下まで漸近する優れた特性が確認できる.一方、 2波レイリーフェージング伝送

路においてCNRが低い場合にはレイリーフェージング時からの利得はないものの、 CNR

が高い場合には、等化器により顕著な特性改善効果が得られることがわかる.また、遅

延波のありなしに関わらずBERのフロアを 10-6以下に抑圧できていることも同時に確認

できる.
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6.5結言

適応等化器を備えた高速無線伝送装置を実現するために必要となる諸技術の効率的実

現方法を提案し、その特性を実験的に検証した.この章で述べた提案手法を以下に列挙

する.

(1) MRC-MLSE等化器

最大比合成を実現する適応型MLSE等化器とダイパーシチ受信の融合法

(2)モード切替え型 DFE

合成型 DFEにおいて従来より演算量を低減しつつ高速同期を確立する手法

(3)I/Q直交性誤差/ゲインアンバランス同時補償

CMAを用いた UQの直交性誤差とゲインアンバランスを同時に補償する手法

(4) TDMA用BTRとAGC回路

高速TDMA移動通信に適用可能な、サンプルホールドを基本とする高安定にサンプ

リングタイミングの抽出と、フェージングによる電界強度変動を補償補償する方法

BTRとAGC回路以外はいずれもディジタル信号処理を前提としており、今後のLSI技術

の進歩により簡易な形で実現できる可能性が高いと思われる.特に、提案した等化器と

ダイバーシチの融合法は高品質な特性を比較的簡素な構成で実現できるため、今後の移

動通信における高速通信に大きく貢献するものと考えられる.BTRやAGC回路は比較的

スポァトを浴びにくく、あまり検討されてこなかった技術であるが、装置実現上不可避

のものである.この論文ではその実現性に言及したにすぎず、漸くこの技術の第一歩を

踏み出したものと考える.今後は、本研究の成果を礎としてディジタル信号処理により、

より高度かっ高品質な技術の研究がより重要になると考えられる.
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第 7章 伝搬路モデル上での等化器/ダイバーシチ受信の

適用効果

7.1.はじめに

これまで、高速同期が可能な適応復調器や適応等化器、および等化器を含む無線伝送装

置の実現法について述べてきたが、実際のシステムでどの程度の特性を発慢するのかを

検証することは、すべての研究者や装置開発者にとって重要な課題である.なぜなら、実

際の伝搬路モデルや現実のシステム条件を鑑みて開発技術の有効性を示して初めて、現

実システムにおける開発技術の有用性が明らかになるからである.実際、 GSMシステム

[31)では実伝搬路での測定結果に基づき幾つかの伝搬路モデルが提案され、この条件と

GSMのインタフェース条件 [116，117)を考慮して装置構成についての検討・がなされた.特

に、 GSMでは伝送速度が約270kbit/sと高速であるため、伝送品質に大きな影響を与える

遅延スプレッドをパラメータとして詳細な検討が進められた.ただ、これらのほとんど

は遅延スプレッドのパスモデルだけであり、伝搬損失や、遅延スプレッドの距離特性ま

でも合めたものは見あたらない.

本章では実際に評価を行う場合のシステム例として、移動通信としては比較的高速な

信号伝送を行っているPHS(33)を取り上げ、適応等化器あるいはダイパーシチ受信の適用

効果を述べる.マイクロセルラシステムを適用している PHSではトラヒックの小さなエ

リアにおいては、基地局設置コスト低減のためできる限りセルを拡大することが望まし

い.そこで、伝搬損失や、遅延スプレッドの距離特性の測定値を基にして、適応等化器

やダイバーシチ受信によるセル拡大効果に焦点をあてる.ただし、 PHSという商用シス

テムに適用するには(l)PHSのエアインタフェースを変更させない、 (2)CS (Cell Station) 

[ i王7.1)のみで処理を行う、 (3)CSの装置を複雑にしすぎない、という要求条件を満たす必

要がある.そこで、適応等化器としては、 DSPにより簡易に実現できるトランスバーサ

ル合成型DFE[105)、ダイバーシチ受信としては最大比合成(MRC)[5，8)法を取り上げ、その

適用効果を明らかにする.同時にその実現性向上法についても述べる.この補償技術を

用いることによるセル拡大効果を、マイクロセル伝搬環境下における経験的な伝搬推定

式を基に評価する.7.2節では、 PHSのシステム構成について簡単に述べ、 7.3節において

注 7.1: PHSにおける基地局を CS(CellStation )と呼ぶ.
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最大比合成ダイパーシチ受信、トランスパーサル合成立~!DFE の簡易な実現法について述

べる.さらに、これらの技術を PHSに適用した場合の特性について詳細に述べる.7.4節

では、 7.3節での実験データと経験的伝搬推定式を基にしたセル拡大効果の定量的な評価

結果について述べる.

7.2 PHSの信号伝送条件

PHSの狙いのーつに PS(Personal Station)[ i17.2]の恒限までの小型化と低消費電力化が

ある.このためにも、セル半径を小さくして PSの送信電力を小さくし、バソテリーの継

続使別時間を長くできるマイクロセルシステムがPHSに適用されている.つまり、 PHS

の特長を維持するためにはPSの送信電力を大きくできない.従って、上り回線の品質の

佐保を考慮すると、現状の装置構成ではセル半径を拡大することは困難である.一方、

PHSでは遠方における反射によって生じる遅延量の大きな波を抑圧するためにチルトア

ンテナが適用されてきた. しかしながら、チルトアンテナを適用してもマイクロセル環

境下では250nsec程度までの遅延スプレッドが存在し [12ト123J、所要CNRを増大させる原

因となっていた.遅延スプレ yドが250nsecある伝送路における、標準的な基地局の復調

装置構成で、ある、遅延検波を備えた選択合成ダイパーシチ受信の伝送特性を室内実験に

より評価した結果を図 7.1に示す.伝搬路モデルはドップラ一周波数 10Hzの2波独立の

レイリーフェージングであり、先行波と遅延波は等レベルとした.理論値は遅延スプレッ

ドが無い場合の遅延検波を備えた選択合成ダイバーシチ受信の特性である.また、同図

では遅延分散に加えて約 10%のクロックジッタによる劣化も含まれている.同図より

250nsecの遅延スプレッドがある伝送路では、 BERが 10・311で約 5dBの特性劣化がある.

従って、この遅延スプレッド等に起因した劣化をCSにおいて補償することで、 PSの送信

電力を大きくすることなく、セルを拡大でき、システムの経済性向上を閃れる可能性が

ある. PSに対して CSでは比較的、消費電力に余裕があり、送信電力を大きくできるた

め、セル半径を拡大しでも下り回線の品質を確保できる.従って、 CSに有効な遅延スプ

レッド補償技術を導入することで、上下回線のバランスを維持したままセルを拡大でき

る見込みがある.以下では、この遅延スプレッドによる BER特性の劣化を補償する技術

と、その時のセル拡大効果にについて述べる.

7.3遅延スプレッド補償技術の PHSへの適用とその効果

遅延スプレッド補償法として、従来は選択合成ダイパーシチ受信を適用してきた.さ

らに補償能力を高めるには、各ダイパーシチブランチに存在する遅延波を逆位相で合成

注7.2:PHSにおける端末を PS(PersonalStation)と呼ぶ.
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し、遅延歪を軽減する MMSE(Minimum Mean Square Error)基準に基づく最大比合成法が

考えられる [104] より強力な遅延スプレッド補償としては適応等化器がある [7，65] 最大

比合成法は比較的簡易な構成で実現できるのに対し、適応等化器はどのような構成で実

現しようとも多少構成が複雑になり、消費電力の面で最大比合成法に劣る.そこで、実

現性と特性の両方の観点から、これらの技術の適用領域を明らかにする必要がある.た

だし、その実現法は現在比較的安価で、低消費電力化が著しい DSPを用いることを想定

した.その場合に適応等化器の構成としては、 DFEとダイパーシチ受信を結合したトラ

ンスパーサル合成型 DFE[1051を用いた.

7.3.1最大比合成ダイバーシチ受信

最大比合成の実現法として様々な工夫がなされているが、本章で、は最も原理に忠実に

各ダイバーシチブランチからの入力信号に複素重み付けを行い合成する構成を採用した.

ブム PHSでは図7.2に示すフレームフォーマットを適用したバースト伝送を前提として

いる [33] (ただし、同図は通話チャネルの構成である.) 1章でも述べたようにバースト

伝送システムでは、複素重み係数も各バーストの先頭で高速かっ正確に推定する必要が

ある.情報信号の復調系とユニークワード検出等の同期系を別系統にし、復調系に備え

られた等化器へ受信パーストの全てを入力する構成にすれば、ユニークワードを複素重

み係数推定のためのトレーニング信号とすることができる.そこで、スタートシンボル

(SS)+プリアンブル (PR)+ユニークワード(UW)の合計 12シンボルをトレーニング信号と

して適用する. 12シンボルという比較的短い期間に高速収束を達成するため、この複素

重み係数推定としてMMSE基準に基づく適応アルゴリズムであるRLSアルゴリズム川を

適用することとした. トレーニング信号を RLSアルゴリズムの所望信号とするため、各

複素重み係数は各ブランチにおける絶対同期検波のための再生キャリアの役割もしてい

る.

7.3.2トランスパーサル合成型 DFE

7.3.1 ~íJの複素重み係数推定と同様の理由により、トランスパーサル合成型DFEにおい

ても、タップ係数推定アルゴリズムに RLSアルゴリズムを適用した.また、サンプリン

グ位相による問題を回避するため分数間隔型の構成を採用した. PHSでは伝送路の遅延

スプレッドが200nsecから 300nsecとlシンボル間隔5μsecに比較して小さいことから、等

化器のフィードバックフィルタ (FBF)のタップ数は lとした.またフィードフォワード

フィルタ (FFF)のタップ数は、 FBFタップ数に lシンボル分のタップ数を加えた長さに

相当する 4タップとした.すなわち、等化器のタップ数は 9 (4FFx 2 +lFBF) となる.
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Fading 
simulator 

TRV-comb.司 DFE: Transversal combining DFE 
Frame gen.: Frame Generator 

QCD : Quasi-coherent detector 

MOD : Modulator 
H: Hybrid DD : Differential Detector 

図7.3 実験系の構成

表7.1実験系の諸元

変調方式 π/4 -QPSK (384kbitls) 

多重数 4多重 (32kbitls/ユーザ)

2波独立レイリーフェージング

伝送路 (D/U=OdB) 

(tD=lOHz、遅延スプレッド :t)

AGC フィードフォワード型
(時定数:300μsec) 

ダイバーシチ受信 2ブランチ

IF周波数 90MHz 

トランスパーサル FF: 8タップ(4x 2)， FB : 1タップ
合成型DFE 112分数間隔サンプル
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しかし、 RLSアルゴリズムではタップ数の 2来に比例して演算量が明大するため、 DSPI

チップで実H寺間処埋することは困難である.そこで、トレーニング区間は RLSアルゴリ

ズム [IJ、データ区間は LMSアルゴリズム [63]に切り換える構成(アルゴリズム切替え型)

を採用し[1121、演算量の低j成を図った.

7.4実験による特性評価

7.4.1信号伝送実験

遅延スプレソド抑圧効果検証のための実験系を図 7.3に示す.比較のため、 PHSで多

く採用されている遅延検波を備えた選択合成ダイパーシチ受信も実験系に組み込んだ.切

許制御情報としてはIF段のAGC増幅器の制御信号を ND変換した後、 lパースト分積分

したものを適用した.ブランチ切り替えはこの切替制御情報を基に、 A/D変換された各ブ

ランチの受信信号をパーストごとに切り替える構成を採用している. 4チャネル多重の

TDMA-TDDにおいて、上り lチャネルのみを復調する場合を想定して、図7.2に示した

フレームフォーマグトのバーストを 5msec間隔で送信する構成をとった.送信された信

号は 2分岐され、各々独立のフェージングを受けた後、 2ブランチダイパーシチ受信構

成の復調誌に入力される.各ブランチへの入力信号はAGC増幅器を経た後、準同期検波

器でベースバンド帯に変換され、ディジタル信号に変換された後、最大比合成回路、ト

ランスバーサル合成型DFE、あるいはブランチ選択回路を経て遅延検波器に入力される.

また、実験の諸元を表7.1に示す.本実験ではクロックはカンニングとし、その位相は先

行波に同期させた.

BER特性

区17.4に CNRに対する BER特性を示す.最大ドップラ一周波数は 10Hzで、遅延スプ

レッドは250nsecで、ある.同図には理論値として遅延スプレッドなしの場合の遅延検波を

備えた選択合成ダイパーシチ受信と、最大比合成ダイパーシチ受信の特性を示している.

遅延検波を備えた選択合成ダイパーシチ受信の特性は理論値では約 10-4点にあるBERの

フロアが、変復調装置の劣化に起因して約 l桁増大している.また、図7.1では 2波等レ

ベルレイリーという先行波が遅延波と平均的に同じレベルをもっ伝送路において、先行

波に同期する BTR回路を備えた変復調装置を利用して実験を行ったのに対して、図7.4で

は同じ変復調装置を用いて完全に先行波に同期させた状態という実質的に図7.1と同様の

条件で実験を行ったため、遅延検波を備えた選択合成ダイバーシチ受信の特性は両図で

ほぼ同等のものとなっている.一方、最大比合成ダイパーシチ受信はCNRが低い条件で

は理論値と一致するものの、 CNRが高い条件ではわずかに遅延スプレッドに起因した特
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表7.2演算量の比較

------------
RLS RLS+L恥1S

TRV-comb.DFE 13.9 MIPS 9.4 MIPS 

恥1RC 5.5恥1IPS 3.2 MIPS 

性劣化が見られる.一方、 トランスバーサル合成型DFEはCNRが低い条件で、は、 MRC

に比較してタ yプ数が多いため、最大比合成ダイパーシチ受信に比較してわずかに劣化

している.しかし、等化器は遅延波の存在により特性を改善させるため、 CNRが高い条

件では最大比合成ダイバーシチ受信よりも良好な特性をもっ.この伝搬条件ではBERが

10-3点において、最大比合成ダイパーシチ受信とトランスパーサル合成型DFEの両方と

も、遅延検波器を行う選択合成ダイバーシチ受信の特性から 5dBの利得がある.

τ!T特性

図7.5に遅延スプレッドに対する BER特性を示す.同図でも最大ドップラ一周波数は

10Hzであり、 CNRは15dBである.最大比合成ダイバーシチ受信は遅延検波に比較して

遅延スプレッドに関わりなく常にBERでl桁以上優れた特性を有するものの、遅延スプ

レッドの増加とともに遅延検波と良く似た傾向で特性が劣化する.これに対して、トラ

ンスパーサル合成型DFEは遅延スプレッドが大きくなるにつれ特性が向上しているのが

わかる.これは遅延波と先行波がお互いに独立に変動するレイリーフェージング伝送路

で等化器がもっインプリシットダイパーシチ効果であり、1.5μsecの遅延スプレッドの存

在下では l桁以仁の特性改善効果が確認できる.また、遅延スプレッド250nsecを境とし

て最大比合成ダイパーシチ受信とトランスパーサル合成型 DFEの特性が逆転する.

7.4.2処理量の比較

選択合成ダイパーシチ受信は IF段において検出される RSSI(Received Signal Strength 

Indicator)信号を指標としてプランチ選択を行うものが一般的である.本章でも IF段の

AGC増幅器の制御信号というアナログ信号を基に切替制御情報を得ている.一方、最大

比合成ダイパーシチ受信、トランスパーサル合成型DFEはDSP処理だけで、ダイバーシ
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チ合成および検波操作を行っている.すなわち、調整が必要なアナログ信号処JIH部を必

要とする選択合成ダイパーシチ受信に比較して、ディジタル信号処理のみで構成できる

最大比合成ダイバーシチ受信，トランスバーサル合成型DFEはLSI化によって小型化が

可能であり、より小さな装置構成で実現できる.次に、この最大比合成ダイパーシチ受

信とトランスパーサル合成型DFEを基地局装置に用いた場合に問題となる消費電力の指

標として、各処理の演算量をMIPS換算して評価したものを表7.2に示す.この表は32ピッ

トの浮動小数点演算の DSPを用いて実装した時の実験値に基づいている.現状でも

20MIPS以上の処理能力のあるDSP市販品が安価に市販されており、アルゴリズムの切換

え法を用いればいずれの技術も容易にDSP1チップで実現できることがわかる.ただ、ト

ランスパーサル合成型DFEに比較して最大比合成ダイパーシチ受信は約113の演算量しか

必要としない.段近の LSIはほとんどCMOS技術を適用して製造されることを考慮すれ

ば、最大比合成ダイパーシチ受信の方が消費電力的には有利であることがわかる.

7.4.3セル拡大効果

本来セルサイズを決定する場合には様々な要因を考慮する必要がある.しかし、 PHS

ではすべてのファクタを考慮した設計が既に行われているため、本章では最大比合成ダ

イバーシチ受信、トランスパーサル合成型DFEを導入した場合に関係する送信電力、伝

送路の伝搬損失と遅延スプレッドのみを考慮の対象とする.ここで、半径 rのセルを考

えた場合、その送信電力をps、送受信のアンテナ利得を各々 GTとGR、伝搬損失をLoss(r)、

遅延スプレッドを D(r)、受信機の雑音指数を NF。、所要 BERをBERCとすれば次式を満

足させる必要がある.

十(r)叱+Gr+G判叶叫 (7.1) 

式(7.1)において Peは遅延スプレッドと CNRが与えられた場合の誤り率関数である.ま

た伝搬損失およびアンテナ利得、雑音指数はdB単位で表現した.ここで、式(7.1)をセル

半径 rのみの関数とみなして、その逆関数が得られれば、受信機の雑音指数と送信電力

を基に一意的にセル半径が算出できる.

マイクロセル環境における伝搬特性については様々な検討がなされており[116・123]、場

所やアンテナ高によっても多少の変化はあるものの見通し外条件において、セル端付近

では伝搬損失Loss(r)は次式に示すように 4乗則に従うことが報告されている [119，120]

ー145-



表7.3セル半径評価関数の係数

g a b C d 

DD->DFE 1.029117587 0.0274325 0.1382775 0.2275225 0.09915 

DD->MRC ト020316712 0.02565 0.1166585 0.13465 -0.035875 
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図7.6セル拡大効果
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Loss(r)=40'1og(r)+const. (dB) (7.2) 

式(7.2)において rは基地局からの距離である. 一万、遅延スプレッドについても多くの

検討・がなされてきた[12ト123] その中で文献 [122]に示された推定式を以下に示す.

D(巾-35.3 + 84.7 log (r) (川町) (7.3) 

式(7.3)のrの単位はメートルである.式(7.3)より遅延スプレッドがほとんど距離に依存

しないことがわかる.例えば半径 150mと500mのセルを想定しでも、そのセル端におけ

る遅延スプレッドは各々 150nsecと193nsecであり、 43nsecしか変化しない.図7.5よりこ

の程度の遅延スプレッドの変化では伝送特性はほとんど変化しないことがわかる.この

他の検討においてもセル半径が500m以下のマイクロセルラでは、遅延スプレッドは伝搬

環境の幾何学的構造に依存しており、伝搬距離とそれほど大きな相関はないと報告され

ている[121] 従って、本章では式(7.1)の誤り率関数における遅延スプレッドの距離依存

性を無視することとした.

そこで実際に遅延スプレ y ド250nsecでの最大比合成ダイパーシチ受信およびトラン

スパーサル合成型DFEによるセル拡大効果を検証する場合には誤り率関数が必要となる.

ところが、整数シンボル遅延以外の伝送路における、 DFEのBER特性の理論値は解析関

数の形では未だ求められていない[104，1071 また最大比合成ダイパーシチ受信や遅延検波

を備えた選択合成ダイパーシチ受信の理論値は知られているものの[80]、その逆関数を初

等関数で表現することは困難である.そこで、図7.4より誤り率関数の逆関数を近似的に

求めることとした.近似方法は誤り率の対数とCNRで表わされた誤り率の逆関数曲線を、

分散1%以下の精度を保証するために 4次多項式で、フイッティングした.一方、遅延検波

を備えた選択合成ダイバーシチ受信を用いた場合のセル半径を ro、所要電力を Pとする

ならば送信時のCNRs =PI(kTB NF 0)で、表され、同様の品質を実現できるセル半径rは式(7.2)

より以下のように表わせる.ただし、 kはボルツマン定数、 Tは絶対温度、 Bは信号帯域

である.

(Loss -Losso} { (川市so)一(川一ωl}

=rdcNRo-CNR)/40=r 
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式(7.4)において v人，'SとLossOは各々距離 rとroに対する伝搬損失、 CNROとCNRは遅延

検波を備えた選択合成ダイパーシチ受信と遅延スプレッド補償技術を適用した場合の所

要 CNRであり、 LJ.CNRは遅延スプレッド補償により得られた利得を示している.比較の

ため、アンテナ利得、雑音指数はいずれの場合も同じとしたため、式(7.4)ではこれらの

項が相殺されている.

j!I似的に求めた誤り率関数の逆関数と式(7.4)より、最大比合成ダイバーシチ受信およ

びトランスバーサル合成型DFEを適用した場合のセル拡大効果は次式で表わされる.
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式(7，5)における、 αから dとgは表7.3に示す定数項であり、 xは誤り事を示している.式

(7.5)に基づき得られたセル拡大効果を図 7.6に示す.同図は最大ドツプラ一周波数fDは

10Hz、遅延スプレッド τが250nsecの2波レイリーフェージング環境でのものである.所

要BERがlO-1以下では最大比合成ダイパーシチ受信、トランスバーサル合成型DFEによ

るセル半径拡大効果が得られることがわかる.通常、 ADPCM(Adaptive Differential Pulse 

Code Modulation)を適用した音声コーデックでは lO-2からlO・3程度の品質が要求される.

従って、最大比合成ダイパーシチ受信、 DFEのいずれを適用しても、遅延検波を備えた

選択合成ダイパーシチ受信を適用した場合に比較して1.3倍から最大1.8倍にセル半径を

拡大できることがわかる.7.2節で述べたように遅延スプレッド 250nsecという伝送路条

件において、遅延検波を備えた選択合成ダイパーシチ受信を適用する下り回線のフロア

誤りはBERが 10-3以下の領域となっている.従って、このようにセル拡大しても、基地

局では式(7.2)に基づいて送信電力を大きくすることで、上りと下りの伝送品質のバラン

スを崩すことなくセル拡大を図ることができる.

これ以上に厳しいBERが要求される場合、すなわち BERが 10・4に近づくと、セル拡

大効果が無限大に向かう.これは遅延スプレッド補償技術の効果が無限大になったと理

解するよりも、図7.1より比較対象である遅延検波を備えた選択合成ダイバーシチ受信に

到達できない、すなわちフロア誤り以下の品質が要求された解釈できる.このように、所

要BERが厳しい場合、あるいは所要BERが10-3程度でもより大きな遅延スプレッドがあ

る伝送路条件では、遅延スプレ y ド補償技術によって上り回線は充分な品質を確保でき

ても、図 7.1より下り回線が充分な品質を満足できない.従って、それらの場合には PS

にもなんらかの遅延スプレッド補償技術が必要となる.
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7.5結言

本章で得られた成果を以下にまとめる.

(1)実システムとしてPHSを取り上げ、遅延スプレッドがセル拡大を阻む原凶であること

を示し、この問題を解決する遅延スプレッド補償技術への条件を明らかにした.

(2) (1)の条件を満足させる装置構成として 2プランチの最大比合成ダイバーシチ受信お

よびトランスパーサル合成車 DFEが有効であることを示した.

(3) PHSにおけるセルの拡大に対する効果を定量的に評価する手法として、遅延スプレッ

ド補償技術のCNR特性の逆関数を近似的に求め、これと伝搬推定式と組み合わせる方

法を提案した.提案子j去の特徴は任意の所要BERに対して、遅延スプレッド補償技術

のセル拡大効果を推定できる点にある.例えば、所要BERが10・2から 10-3点では所要

BERの低下とともにセル半径をl.3倍から1.8倍までに拡大できることを明らかにし

た.

本研究の結果は、 6章以前の本研究を否定しているかの如くに見えるが、実際には、

適応等化器の適用領域を明確にする手法という成果が得られたと解釈できる.すなわち、

この手法に基づけば、 PHSでは等化器が必須ではないという結論が得られた.実際、適

応等化器はPHSで適用されておらず、この結論はPHSのシステムエンジニアの判断の正

当性を支持している.また、 GSMのようなセルラシステムではより大きな遅延スプレッ

ドが発生するため、等化器の必要性が増してくる.すなわち、このように各システムに

は国有のシステムパラメータが存在する.それらの条件の基で、本提案の手法は適応等

化器をシステム導入すべきかどうかを決定する手段になると考えられる.

また、 PHS程度のマイクロセルラですら等化器の必要性が認められたことは、将来の

メガピットオーダの移動通信システムにおいて適応等化器が必須のデバイスになること

を明らかにした.また、本研究で提案した適用効果評価法は実際のシステムにおける現

実的な手法となりうるため、今後のシステム設計に大いに役立つものと考えられる.
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第 8章結論

本論文は、TDMAを前提とした移動通信における高品質通信あるいは周波数利用効率

の向仁を可能とする技術として、受信機の同期回路の高速化に着目し、その同期制御を

行う適応アルゴリズムの初期収束の高速化に関する研究成果をまとめたものである.そ

して、木研究全体を貫く基本的な方針は“高速同期"と“実現性の向上"である.一般に、

基礎研究と位置づけられるアルゴリズムの研究と、開発研究である装置化の検討は別個

に行われる.従って、アルゴリズムの研究者が装置化に深く関わることは皆無に近かっ

た.これに対し、本研究では装置化および実用化を念頭においてアルゴリズムの研究を

行い、さらに単にアルゴリズムの考案に止まらず装置化を行い、これを実証したところ

に大きな特長がある.本研究では、通信速度が比較的低速である場合からメガピットク

ラスの高速通信までの広範聞な通信方式を対象とし、その通信方式に適した受信機構成

を取り七げ、これらの受信機の構成法を対象として上記の基本方針に沿って検討を行っ

た.比較的低速の場合には、遅延検波あるいは同期検波を基礎とする適応復調器が有効

であり、そのキャリア位相制御のための高速アルゴリズムを提案した.一方、高速通信

の場合には、通信品質を劣化させる最大の要因である伝送路の遅延スプレッドを補償す

る技術として適応等化器、主に適応型MLSE等化器を取り上げ、その伝送路推定のため

の高速同期アルゴリズムを提案した.

また、適応復調器のために提案したアルゴリズムは簡素な構成であるためDSP1チッ

プにより容易に実現できる.これに対して高速伝送の場合に不可欠となる適応等化器で

は、提案したアルゴリズムでさえ DSP1チップでは実装できず、ハードウエア回路ある

いは LSI化が必要となる.そこで、ハードウェア回路の設計においてパイプライン処理

や、並列信号処理を効果的に導入することを提案した.これにより効率よく高速信号処

理が可能となることを示した.さらに、受信機の相乗効果的な特性向上のため適応等化

器とダイパーシチ受信を組み合わせた場合の効果的なアルゴリズムを提案した.加えて

上記の技術を安定に動作させるための周辺技術の構成法、およびこれらを搭載できる変

復調器の設計法も示した.また、実システムに用いられている伝搬路モデル上で等化器

の評価法を提案し、実システムでの有効性まで言及した.以下に、本研究で得られた成

果を概説する.
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第3章では、比較的低迷な通信システムにおいて、復調器構成要素の中で重要な役割

をはたす位相検波存を取り仁げ、その位相lli!J御法に高速同期が可能な RLSアルゴリズム

の適用を提案した.特に、不偏推定をその原理的基礎とするRLSアルゴリズムにおいて、

送受信機間のキャリア周波数オフセ y トに起因して時間変動する受信信号の位相を推定

するため、状態遷移という概念を導入した.この状態選移とは周波数オフセットによる

‘シンボル問の位相遷移に相当する.具体的にはRLSアルゴリズムの演算において相互

相関値を求める際、忘却係数に状態遷移項を掛けたものを新たに忘去11係数と定義するだ

けで、周波数オフセ y トにより時間変動する位相を正確に推定できることを明らかにし

た.位相検波器として遅延検波を適用した場合には、周波数オフセソトは遅延検波後で

は定常位相誤差となるため、通常のRLSをそのまま適用可能であることも示した.また、

提案したアルゴリズムを 16QAM準同期検波器に適用し、室内実験系により特性評価した

結果、理論値からの特性劣化は0.3dB以下であり、周波数オフセットに対してまったく特

性を変化させない優れた伝送特性をもつことも示した.さらに、遅延検波用の周波数同

期凶路でも同様に周波数オフセットに対して特性劣化のない、優れた伝送特性が得られ

ることを実験により確認した.加えて、 10シンボル以下での高速同期特性も実験的に検

証した.

第 4章では移動通信において高速通信を行う場合に発生するマルチパスレイリー

フェージングを補償する技術として、適応型MLSE等化器を取り上げ、その伝送路推定

法として VLMSアルゴリズムと名付けた高速アルゴリズムを提案した.提案した VLMS

アルゴリズムは送信符号系列の決定論的自己相関行列に、エルゴードの定理に基づき集

合平均の特性を導入することで得られる.このVLMSアルゴリズムの特長はLMSアルゴ

リズムと同等の回路規模で、 RLSアルゴリズムに匹敵する高速同期が可能となる点にあ

る.さらにハードウエア実装する場合の回路規模削減を狙い、 VLMSの可変ゲイン関数

を量子化したQVLMSアルゴリズムを提案し、それらの特性を理論的に解析した.また、

シンボル間隔サンプリングの構造では不可避なサンプリング位相誤差による特性劣化を

回避する方法に、分数間隔サンプリングの適応型MLSE等化器がある.そこで、シンボ

ル間隔サンプリングの構造を基礎とする VLMSの概念を、分数間隔サンプリングの構造

へ拡張した FVLMSアルゴリズムを導出した.さらに、 FVLMSアルゴリズムに現れる送

受信フィルタのインパルス応答の相関行列を対角化することで、分数間隔アルゴリズム

においてもLMSアルゴリズム同様にタップ係数に対して一次関数的にしか演算量が増加

しない OVLMSアルゴリズムを提案した.OVLMSアルゴリズムでは直交変換によって、

フィルタによって遮断された高周波成分に対応するタップが削除できるため、いくらオー

ノfーサンプリングしてもタップ数が一定に保たれるため、FVLMSアルゴリズムに比較し
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て大幅に回路規模が削減できることを示した.提案したアルゴリズムがRLSアルゴリズ

ムに匹敵する優れた特性を有することを、理論的に解析すると共に、室内実験により'天

白iF.しFこ.

第 5章では第 4章で提案した適応アルゴリズムを高速通信システムに適用する場合の

効率的実現方法について述べた.具体的には、汎丹jのDSPでは処理量に限界があるため、

等化器をハードウエアに展開し高速化を図った.等化器としては状態毎推定を適用した

FVLMS-MLSE等化器と、高速処理に適したQVLMS-MLSE等化器を採用した.前者ーには

パイプライン演算を適用し、伝送路推定と系列推定の効率化を図った.QVLMS-MLSE等

化器は数十メガピットクラスの移動通信に適用することを考慮し、全処理を並列で実行

し高速処理を達成した.その際に送信信号が回転群をなすことを利用した回路規模低減

法も提案した.FVLMS-MLSE等化器はFPGAや汎用 LSI、ROM、RAMを用いて試作し、

32kbit/sの実時間処理を実現した.QVLMS・MLSE等化器は、当初FPGAとROMを組み合

わせて試作し、約40kgateの回路規模で1.5Mbit/sで、実時間処理可能で、あることを確認した

後、 LSI化を行った.その結果、 LSI化QVLMS-MLSE等化器は約70kgateの回路規模で、

100Mbit/sの信号を処理できることを実験により確認し、簡易な構成で高速動作可能であ

ることを実証した.FPGAでの試作に比較して回路規模が増大しているのは合成型のダイ

バーシチ受信を導入したためである.さらに、 8シンボルでの高速同期特性も実験によ

りli在認した.すなわち、提案したアルゴリズムが高速同期特性を維持しながら、実現性

を飛躍的に向上させることを実証した.また、このLSI化QVLMS-MLSEのはパースト信

号を対象とした移動通信用等化器としては世界最高速のものとなった.

第 6 章では等化~を搭載できる無線伝送装置の設計法について述べた.移動通信にお

けるレイリーフェージング伝送路で極めて優れた特性をもっダイバーシチ受信と等化器

の融合法、より効率的なタップ係数推定法を提案した.等化器としては前述までのMLSE

Z!!等化器に加えて、 DSP処理であれば実現性の高い DFEをも検討対象とした.具体的に

は、ダイバーシチ受信構成のMLSE等化器において最大比合成が実現できる MRC-MLSE

等化器を提案した.また、 DFEの場合にはトレーニングとデータ区間で、アルゴリズム

と構成の両方を切り替えるモード切替アルゴリズムを提案した.また、高速信号伝送を

考慮した時には今後も利用されるであろうアナログ位相検波器の、 I1Q直交性/ゲインア

ンバランス同時補償アルゴリズムとしてCMAを適用した構成法を提案した.さらに、各

種の同期回路を装備した完全な形での変復調装置として無線伝送速度が6.144Mbit/sの

TDMA変復調装置を設計、試作した.変復調装置にはサンプルホールドを適用したAGC、

BTRを採用しており、等化器としてはDFEを用いた.ダイパーシチ受信にはDFEの等化

後の雑音電力を指標とした選択合成ダイパーシチ受信を適用した.本変復調装置は 16個

ー153・



のDSPをJIjし Eて等化処Jlp:を行うことで、 1)Jll入者当たり 1.536Mbit/sの通信を可能とした.

また、本変復調装置は 150nsecの遅延スプレ y ドの存在下でも BERを 10-6以下に抑圧で

きることを確認した.これにより、現状の技術にサンプルホールド程度の簡単な工夫を

加えることのみで、高速かつ高品質なパースト信号伝送が実現できる見通しが得られた.

第 7章では実システムで用いられる伝搬路モデルにおける、等化器やダイバーシチ受

信の特性推定方法を提案し、これらの技術のシステムに与えるインパクトについて述べ

た.システムとしては現在の移動通信では比較的高速な通信を行っている PHSを取り上

げた.そして、 PHSにおけるセル半径の拡大を評価尺度として用い、等化器とダイパー

シチ受信によるセル半径の拡大の可能性について言及した.その結果、 10-3の誤り率が要

求される場合、等化器あるいはダイバーシチ受信により約1.8倍程度にまでセルを拡大で

きることを示した.

主人]二の研究成果より、幅広い通信速度のTDMA移動通信においても高い通信品質を実

現しながら、周波数利用効率が向上できることが明らかとなった.特に、 TDMA移動通

信あるいはパケソト通信を効率良く実現できる可能性が高まったと思われる.加えて、本

研究の多くを占める適応等化器の研究成果により、移動通信環境における高速通信の実

現性が非常に高まったと思われる.すなわち、従来は消費電力あるいは回路の複雑さか

ら適応等化器を移動通信に適用することは困難とされていたが、本研究はこの困難に正

面から対峠し、効果的な解決方法を見いだした.特に、本研究で取り上げた適応型MLSE

等化器は様々な文献において「特性は優れているものの回路構成が複雑で実現性が低いj

とされていたが、ハードウエア回路で実現すれば実現性が高く、高速化に適しているこ

とを示した本研究の成果は、今後の高速通信への一つのブレークスルーとなった.

従来より、等化器等のアルゴリズムについては数多くの研究成果があるが、今まで実

用例が少ないのは、周辺機器を含めた装置構成の困難さにあった.本研究ではその

では有るが変復調装置のハ一ドウエア実装まで行い、等化器を具備したシステムの実現

性の高さを装置実装の観点から示した点にも大きな意義があると感じている. しかしな

がら、装置構成にはまだ不十分な点もあり、これは今後の研究課題となる.

現在、無線 LAN(Local Area Network)システム、 Wireless-ATM(Asynchronous Transfer 

Mode)で、は数十メガピットの信号伝送が検討されているが、本研究はこのような高速通信

に貢献できるものと考えられる.
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A 付録

「オーバーサンプル時のチャネル推定J

式 (4.35)式で定義された誤差関数を最小にする場合、誤差を以下のように定義する.

(A.l) 
=皇室lei+jlPl2
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この時の最適解は次式で定義される方程式の解として与えられる.

(A.2) =0 ;会=之主:sk+j/Ark+j/P-W7Sk+j/P) (j W l，. i= 1 i= 0 ... J • • ¥ ... J • • f¥ . J • • J 

その解は次式で与えられる.

(A.3) 同=(SZSHAJJI拾いれjlP

この式 (A.3)を逐次的な形で表現すると式 (4.36)ー(4.38)となる.
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付録 B

「円己相関行列の回有ベクトルが正弦関数でその固有値がエネルギーであることの証明」

入力信号ベクトル Skが以下のような離散フーリエ変換で表されたとする.

N -I r周，、

SK=nζ 叩 xp(jキι) (B.l) 

ここで、 Nはサンプリングポイント数(タップ数)、。IlはniJの周波数に対応する利得に

相当する係数を表す.L次元ベクトルの自己相関を求めると以下のようになる.
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Sk_ L+ I 

ここで、行列 {αl.m}は次式で定義される.

αlJ71=ATMl，ntA (B.3) 

式(B.3)においてAは式 (B.l)における係数α を要素とするベクトルであり、添字Tはベ
n 

クトルあるいは行列の転置を表す.さらに、行列 M'.mは次式で与えられる.

e叩 (ju(lr)。)・ • • 

(j2R_'___( k( p_-q)吋ぺ• 
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exp IJ2πN • 

M/.11l=1 • • • • I (B.4) 

件Jlhm) • e市(l~m)(N-l)l

ここで、N個サンプルしその平均化を行えば正弦関数の特徴から自己相関行列の要素al.m
は以下のように表される.
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式 (B.5)より結果的に相関行列は次式で、表せる.
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即ち、自己相関行列は直交ベクトルである正弦波を固有ベクトルとし、その固有値はそ

の周波数応答値であることがわかる.
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付金柔C

「式(4.59)の導出」

式 (4.58)よりタップ係数の共分散行列は以下のように定義される.

Kk=4( 叱/)1一収刊叫W町k

=G叫4叫叫G(仰州G(k)2件例何川k付ザ)ド2

伶(1-μr主le:+jfpilJVIAl 

式(C.l)は次式のように書き換えられる.

九=G川
ここで行列 Si={S i+OIP'S i+IIP"'S i+(P-l)IP}であり、行列 Ril.i2は次式で定義される.

本 本 刻ド

e i1 + O/P e i2 + O/P ei.+()lpei，+I/P. i1 + O/P v 12 + ei1 +O/pei2+(P-l)/P 
* 本

ei.+1Ipei，+O/p e. .me・ I/P• • 
Ri1'i2 = 

i1+l/PV I2+ i1+I/PV I2+ 
11， 12 • • • • 

本 * 
e i 1 +( P -1 )/p e i 2 + 0/ P • • ei1+(p_I)/pei2+(P-I)/P 

(C.l) 

(C.2) 

(C.3) 

I i2+(P-l)P・I.il|ミ1かっ、 IiJ+(p-1)p-l_i21ミlの項しか含まない行列は式(4.55)より無視

する.つまり、 Ii2-i11 ~l+(p- l)p- l. すなわち 1 1 と 1 2 の差が 2 以上の行列は無視する.そ

の時、式 (C.2)は以下のように書き変えられる.

九=G附
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式(C.3)に式(4.55)の仮定を導入し、集合平均をとると式(C.4)に現れる相関行列は次式で、

表される.

EIRt tl=σ2 
αl/p 

• 

αl/p 

l 

• 

-α(P -l)/p 

.α(P-2)/p 

• • 
α(Pー 1)/pα(P-2)/p • 

0α(P-l)/p・αl/p
r _ 1 ，.，1 0 0 ・α~

EIRi+ l.iI =σL¥: : • ~~I 
o 0 ・0

その時、式 (C.4)は書き換えられて次式のようになる.

…(叶(1-μ)'1" 'I(同町l ん

中一μ同 α|P2lipsjl/PU2

下こで /)'^=i~-i とおき、 /)..=i~-i.-P とおけば0-.2 

九= 川

(C.5.1) 

(C.5.2) 

(C.6) 

+ 2( 1ーや|l Ul  ipsill J (C7) 

括弧内第二項の計算において本来は /).1=-2p ~ 0であるが、 αの条件より -Pからとなって

いる.ここでランダム系列のランダム性より E[XXH]=1を利用すれば式 (C.7)は式 (4.59)

の最後の形となる.
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