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要約

様々な通信技術の発展により，今日の社会において移動体通信は多大な役割を担ってい

る．そうしたことを背景に，移動通信においてより大容量で高速な移動にも耐性がある通

信技術が求められている．陸上移動通信においては，陸上の建物により電波の反射，回折，

散乱が起こり，電波は多数のパスとなって伝搬する．このような環境において，より高性

能な通信を行うためには伝搬構造を詳細に把握し，それをもとに何らかの策を講じること

が必要である．上記のような複雑な環境において，超分解能と言われる到来方向推定手法

であるMUSIC法を持ってしても，必ずしも正しい到来方向が得られない．MUSIC法を行

うには正しい到来波数の情報が必要であるのに，従来からの固有値展開に基づく到来波数

推定手法では正しい値が得られないからである．

本論文ではそうした問題点を改善するため，マルチパス環境下においても正しい波数を

推定する手法を提案する．具体的には，到来方向推定アルゴリズムとして知られるビーム

フォーマ法からビームフォーマスペクトラムを得て，そのピークのうち予め設定した閾値

を超えるものの数から到来波数を求めるという手法である．本論文では角度広がりのない

環境及びある環境について提案波数推定手法と従来法の比較を行い，提案手法の有効性を

示す．

別のアプローチからの検討として，本来は到来方向推定手法であるビームフォーマ法に

指向性合成を加えた改良手法を考案した．ビームフォーマ法では一様励振指向性パターン

のメインローブによって電力の大きくなる方向をサーチするため，指向性パターンのサイ

ドローブによってたまたま大きな電力を受信したように見える方向が存在してしまう．改

善するためには，指向性パターンのサイドローブレベルをできるだけ低くすることが必要

である．そこで，本論文ではドルフチェビシェフアレーを用いる手法を提案する．またさ

らに，アルゴリズムを高速処理に適したデバイスである FPGAによって実装することを考

慮し，ビットシフト操作のみで重み付けを行い指向性を合成する手法も検討する．そして

これらの処理を施すことによって，通常のビームフォーマ法よりも到来方向推定精度及び

波数推定成功率を上げることができることを示す．
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第 1章

序論

1.1 背景

様々な通信技術の発展により，移動体通信は今日の社会において多大な役割を担うまで

に成長している．例えば携帯電話などのモバイル端末では，音声通話に加えてデータ通信

を行うことが一般的になっており，より大容量で高速な移動にも耐性がある通信技術が求

められている．通常陸上移動体通信においては，図 1.1に示したように陸上の建物により

電波の反射，回折，散乱が起こり，多数のパスとなって伝搬する [1]．特に移動局から発せ

られる電波は付近の建物など多数の散乱体に反射するため散乱を起こし，その散乱体から

の電波が基地局へと入射するため角度広がりと呼ばれる現象が起こる [2]．またこの現象は，

移動局近傍の建物群の間を通り抜けた電波が遠方の散乱物に反射してから，基地局へ入射

する場合にも起こると考えられる [3]．結果として移動通信では直接波や遅延波，他セルか

らの干渉波などが混在する非常に複雑な多重波伝搬となり，その結果フェージングが生じ

通信品質の劣化が起こる．このような環境において，より高性能な通信を行うためには伝

搬構造を詳細に把握することが必要である．伝搬構造を表すパラメータの中でも，特に重

要と言えるのは電波の到来方向 (DOA:Direction Of Arrival)である．到来方向の情報を得

ることができれば，それに基づいてより高度な通信を行うことができる．

例えば，到来方向推定に基づいたアダプティブアレーアンテナが考えられる．アダプティ

ブアレーアンテナとは，アレー状に配置した複数個のアンテナ素子からの受信信号を解析

し，それに基づき素子各々の振幅位相ウエイトを独立に操作するものである．アレーアンテ

ナの指向性を時々刻々と変化する環境に適応するように制御することによって，図 1.2のよ

うに通信品質を劣化させる原因である干渉波を抑圧しつつ，送受信を行うということが可

能となる．移動通信の複雑化に伴い，アダプティブアレーアンテナに関する研究開発が盛
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図 1.1 : 多重波伝搬のしくみ

んに行われてきた [4]-[8]．様々な方式がある中，DOA推定に基づいたアダプティブアレー

アンテナが提案されている [9]-[12]．DOA推定に基づいたアダプティブアレーアンテナで

は，到来方向から所望波方向と干渉波方向を取り出して，アレーアンテナ指向性を所望波

方向には指向性のピークを向け，干渉波にはヌルを向けるようにウエイトを決める．アダ

プティブアレーアンテナとしては他にも，最小２乗誤差に基づきアレー振幅，位相を最適

化していくMMSEアダプティブアレーや，包絡線を一定値に保つよう最適化を行うCMA

アダプティブアレーなどが提案されているが [8]，それらは受信信号から直接的にアレー素

子ウエイトを求めるため，ウエイトはあくまでも受信した周波数について最適化されてい

る．そのため上りと下りで周波数の違う周波数分割複信（FDD）方式ではこういったアル

ゴリズムは使用できない．それに対し DOA推定に基づいたアダプティブアレーアンテナ

は，FDD方式のシステムにも適用できる．この点で，到来方向推定に基づくアダプティブ

アレーは柔軟性があるシステムだと言える．

伝搬環境を正確に把握できるようになれば，基地局配置をより効率的かつ効果的に行え

るようになり，移動通信システムの設計に大いに役立つ．また，到来方向の推定は発信者の

位置推定とみなすこともできるため，電波監視システムへ応用することも考えられる．商

用サービスとしては，到来方向からユーザーの現在の位置を推定し，位置情報に応じた情

報の提供をするということも可能となる．このように様々なアプリケーションが到来方向

推定技術を必要としており，実環境において精度の高い到来方向推定を早急に実現するこ

とが重要である．
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図 1.2 : アダプティブアレーアンテナの動作

1.2 到来方向推定及び波数推定の従来法と問題点

アレーアンテナを用いた電波の到来方向推定のアルゴリズムとしては，様々なものが提

案されており，最も古典的なフーリエ変換を原理とするビームフォーマ (Beamformer)法

や，固有値展開を用いたMUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法，最尤推定法に基づく

手法などがある [13]．最尤推定法については計算量が極めて多大でありリアルタイム推定

ができないのに加えて，精度が与える初期値に依存してしまうという不安定性も持ちあわ

せているため前節で挙げたようなアプリケーションには不向きである．本論文は，基地局

アダプティブアレーアンテナや電波監視システムなどリアルタイム性を重視した到来方向

推定手法の開発を目的とするため，多重波伝搬環境においてより計算量を少なく抑えて到

来方向の推定を行うという前提のもとで検討を進める．よって最も計算負荷が小さいビー

ムフォーマ法と，超分解能と言われ非常によく知られたMUSIC法に注目する．波数推定

の手法は最尤法に基づくMDL(Minimum Description Length)や AIC(Akaike Information

Criteria)などが提案されている [13]．共に受信信号の固有値分解に基づく手法で，ここで

はMDL法について述べる．

1.2.1 アレーアンテナモデル

アレーアンテナによる信号処理を扱う場合，行列やベクトルを用いると非常に簡易に信

号を表現することができ，便利である．本論文中でも全て行列やベクトル演算の形によっ

てアルゴリズムの説明等を行う．図 1.3に示すような等間隔リニアアレーアンテナのモデ
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ルを使って説明する．ただし本論文では，信号帯域が搬送波周波数よりも十分狭いという

仮定のもとで検討を行う．図 1.3は間隔 dで並ぶM 素子のアレーアンテナに，到来角 θlの

θ

1#2#M#

( )tx1( )tx2( )txM

dd

3#

( )tx3

dddd

l

図 1.3 : 等間隔リニアアレーアンテナのモデル

平面波が入射する様子を表す．到来波が L波入射するとした場合，それぞれの信号波形と

到来角を Fl(t), θl(l = 1, 2, ..., L)と表した場合，それぞれの方向ベクトル a(θl)は第 1番目

のアレーで受信される信号の位相を基準にすると，次のように表せる．

a(θl) = [1, exp(−j
2π

λ
d sin θl), ..., exp(−j

2π

λ
(M − 1)d sin θl)]

T (1.1)

これを用いると，各素子で受信されるアレー入力信号ベクトル X(t)は次のように表現で

きる．

X(t) = AF (t) + N(t) (1.2)

A = [a(θ1), a(θ2), ..., a(θL)] (1.3)

F (t) = [F1(t), F2(t), ..., FL(t)]T (1.4)

上式において，N(t)は各素子で観測される熱雑音ベクトルである．ここで，素子間の入力

信号の相関特性（コヒーレンス）を表す相関行列Rxxは以下のように定義される [8]．

Rxx = E[X(t)XH(t)]

= ASAH + σ2I (1.5)

S = E[F (t)FH(t)] (1.6)
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ここでE[·]は期待値（アンサンブル平均）を求める操作を表す．Sは信号相関行列と呼ばれ

る行列で，到来波がすべて互いに無相関であれば角到来波の入力電力を対角成分とし，そ

の他の要素は全て 0となる．

1.2.2 到来方向推定の従来法

ここでは次章以降の基盤知識となるビームフォーマ法および MUSIC法の原理と問題点

について簡単に説明する．

(a)ビームフォーマ (Beamformer)法

ビームフォーマ法はもっとも基本的な手法で，図 1.4に示したような一様励振アレー指

向性のメインローブ（メインビーム）を全方向に走査させ，アレーの出力電圧の変化を角

度分布（角度スペクトラム）としてプロットし，そのピークから到来方向と到来波の電力

を読み取るというものである．メインローブの方向を θ方向に傾けるためには，共相条件

により各アレーのウエイトを

a(θ) = [1, exp(−j
2π

λ
d sin θ), ..., exp(−j

2π

λ
(M − 1)d sin θ)]T (1.7)

とすればよい．a(θ)はモードベクトルと呼ばれる．このモードベクトルを用いて，各 θに

対するアレー出力電力値は

Pout(θ) =
1

2
aH(θ)Rxxa(θ) (1.8)

という θの関数として表され，通常はこれを正規化した

PBF (θ) =
Pout

aH(θ)a(θ)/2
=

aH(θ)Rxxa(θ)

aH(θ)a(θ)
(1.9)

をビームフォーマ法による角度スペクトラムと呼ぶ．こうして得られたスペクトラムのピー

クから到来方向と到来波の電力を読み取ることができる．また，ビームフォーマ法は図 1.4

で示したような一様励振パターンのみでなく，後に第 4章で説明するように，合成した指向

性パターンを用いてビーム走査を行うことも可能である．しかし分解能がメインローブの

幅に依存するため，次に述べる固有値分解を用いたMUSIC法と比較すると分解能が低い．
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図 1.4 : 一様励振アレーの指向性

(b) MUSIC法

MUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法は受信信号の相関行列Rxxの固有値，固有ベ

クトルを用いる手法であり，単純なビーム走査であるビームフォーマ法に比べて分解能が

高い．ここではその原理について簡単に述べる．1.2.1節で述べたように，受信信号の相関

行列Rxxは式 (1.6)より

Rxx = E[X(t)XH(t)] = ASAH + σ2I

S = E[F (t)FH(t)] (1.10)

である．このとき相関行列RxxはランクLのエルミート行列となり，その固有値 λi(i =

1, 2, · · · , M)と固有ベクトル vi(i = 1, 2, · · · , M)により分解することができる．

Rxx = ASAH + σ2I

= V ΛV H (1.11)
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Λ =




λ1 0 0

0
. . . 0

0 0 λM


 (1.12)

V = [v1, v2, · · · , vM ] (1.13)

このようにRxxに対して固有値分解を行うと，固有値 λiと固有ベクトル viが得られる．こ

のときRxxの固有値は

λ1 ≥ ... ≥ λL ≥ λL+1 = ... = λM = σ2 (1.14)

となることが知られている [13]．ここで熱雑音電力に等しいM −L個の固有値に対応する

固有ベクトルで張られる空間を雑音空間，熱雑音より大きい L個の固有値に対応する固有

ベクトルで張られる空間を信号空間と呼び，これらは互いに直交補空間の関係にある．こ

れを用いると相関行列Rxxは次のように分けることができる．

Rxx = VsΛsV
H
s + VuΛuV

H
u (1.15)

= VsΛsV
H
s + σ2VuV

H
u (1.16)

Vs ≡ [v1, · · · , vL], Vu ≡ [vL+1, · · · , vM ] (1.17)

ここで Λsは 1から L個までの固有値を対角成分に持ち，それ以外は全て 0である行列, Λu

は L + 1からM 個までの固有値を対角成分に持ち，それ以外は全て 0である行列である．

式 (1.10)と式 (1.17)の両辺に Vuと V H
u を左右からかけて整理すると，

V H
u A = 0 (1.18)

が導かれ，これより雑音空間のベクトルと行列Aを構成している到来方向の方向ベクトル

が直交することがわかる．このことを利用したのがMUSIC法で，式 (1.7)で表されるモー

ドベクトルの変数 θを変化させ，雑音ベクトルとの内積が 0となる角度が到来方向という

ことになる．MUSIC法でも前節のビームフォーマのように，スペクトラムを定義してその

ピークから到来方向を推定する．ただし，ビームフォーマと違いピークの高さと到来波の

電力は無関係なので，電力については別途計算する必要がある．

PMUSIC =
aH(θ)a(θ)

a(θ)H V̂u
ˆV H
u a(θ)

(1.19)

ˆ は推定値の意味
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ここまでは到来波は全て無相関という前提で説明をしてきたが，到来波の中に相関波が存

在する場合は信号（波源）相関行列 Sのランクが Lよりも小さくなり，MUSIC法による

推定が正しく行えない．そうした場合は，空間平均法 [8]により相関抑圧を行い信号相関行

列 Sのランク回復をした上でMUSIC法を行う必要がある．空間平均法の詳細については

付録Aを参照されたい．

1.2.3 到来波数推定の従来法

前小節では到来方向推定手法であるビームフォーマ法とMUSIC法の原理を述べた．ここ

では到来波数の推定手法について述べる．ビームフォーマ法では原理上受信信号以外の情

報は全く必要なく，式 (1.9)のスペクトラムを計算すれば到来方向が求められるが，MUSIC

法に関しては到来波数の情報が必要となる．前小節よりMUSICスペクトラムを計算する

際に用いる雑音空間ベクトル vi(i = L + 1, · · · , M)が必要であるが，この雑音固有ベクト

ルは Lが既知でなければ求めることができない．しかし一般的に到来する波の数は未知で

あるので，何らかの方法によって到来波数を推定する必要がでてくる．

前節で相関行列Rxxの固有値が，式 (1.14)のように雑音電力より大きい L個の固有値と

雑音電力と等しいM − L個の固有値に分けられることは既に述べた．この性質より，単

純に固有値の大小を比較して到来波数 Lを求めることも可能だが，SNR(Signal to Noise

Ratio) が低い場合やデータ数が十分でない場合にはうまく推定できない．そこで，最尤

法に基づいて評価関数を設けてより正確に判定する AIC(Akaike Information Criteria)や

MDL(Minimum Description Length)が提案されている．ここではMDL規範の手法につい

て簡単に説明する．

MDLでは式 (1.20)のような評価関数MDL(k)を用いて判定を行う．

MDL(k) = −2N(M − k) ln δ(k) + k(2M − k) lnN (1.20)

δ(k) =

(
M∏

i=k+1

λ̂i

) 1
M−k

/(
1

M − k

M∑
i=k+1

λ̂i

)

Nはデータ数，λ̂iは受信信号の相関行列から得られた固有値である．評価関数MDL(k)を

最小にする kが波数であると推定される．この波数推定手法もMUSIC法と同様，相関行

列の固有値分解に基づいた手法だと言える．固有値分解に基づく手法では，前小節でも述

べたように全ての到来波が無相関波である場合には問題ないが，相関波が存在する場合正

しい推定は行うことができない．対策として相関を抑圧する空間平均法があるが，実際の

マルチパス環境下では非常に多くの相関波が存在しており，かなり不正確な結果となって
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しまう．これが固有値分解を用いる波数推定手法の大きな問題点である．

1.3 目的と論文の構成

前節で到来方向および波数の推定について従来手法の問題点を述べた．超分解能と言わ

れる信号相関行列の固有値解析に基づくMUSIC法は，到来波数の推定を行う必要があり，

その結果によって到来方向精度が大きく左右される．波数推定の手法は角度広がりをとも

なう実際のマルチパス環境やアレーアンテナの素子間相互結合が存在する場合，必ずしも

伝搬環境に対応した値が得られない．

古典的手法であるビームフォーマ法は，到来方向推定手法としては分解能が比較的低い

が，アルゴリズムの実装を考慮すると複雑な固有値分解等を行う手法と比較して非常に計

算負荷が小さいと言える．またビームフォーマ法は離散フーリエ変換と原理は同じであり，

FPGA(Field Programmable Gate Array)による実装に非常に適している．FPGAとは高

速，低消費電力で動作するデバイスで，移動通信システムのようなリアルタイム性を重視

するシステムの開発に適しておりアダプティブアレーアンテナの開発などに用いられるこ

とも多い．ビームフォーマ法は固有値解析に基づく手法と違い，相関・無相関の影響は全

く受けないため，実環境下では他の手法に比べてむしろロバストであると考えられる．し

かしながら，実際のマルチパス環境モデルを用いてのビームフォーマ法の詳しい検討はな

されていない．

本論文ではビームフォーマ法による波数推定を行い，それをMUSIC法に適用する手法

を提案する．ビームフォーマ法による波数推定法とは，ビームフォーマ法によって計算さ

れたスペクトラムにある閾値を設定し，それを超えるピーク数を数えるという簡易なもの

である．この手法によって角度広がりの存在するマルチパス環境において効果的な波数推

定を行い，推定された波数をMUSIC法に適用することで結果的に精度の良いDOA推定を

行うことができると考えられる．また，ビームフォーマ法を本来の目的である到来方向推

定精度に用いた場合に起こる問題を解決するべく，指向性合成を用いたビームフォーマ法

を提案する．具体的にはアレー素子それぞれの信号に振幅係数をかけることにより，到来

方向推定に適するように合成する．振幅に重み付けをして指向性を制御したフェーズドア

レーアンテナが提案されているように，到来方向推定アルゴリズムに指向性合成を適用す

ることを考えたのである．合成した指向性によって到来方向推定精度や，波数推定の成功

率が改善できるかを検討する．

本論文の構成を以下に示す．第 1章で研究の背景と目的を明らかにし，第 2章以降の予
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備知識となるアレーアンテナモデルや到来方向および波数の推定アルゴリズムについて基

本的な原理と特性を説明した．第 2章では提案する波数推定法の原理を説明し，角度広が

りを無視したマルチパスモデルを用いて，従来法との比較を行う．得られた波数推定結果

を用いてMUSIC法による到来方向推定を行い，従来法による波数推定結果を用いた場合

と比較する．次に第 3章では，第 2章で考察した内容を角度広がり環境において再び検証

する．次の第 4章では，固有値分解を用いない，より高速な到来方向推定手法の開発を目

的として，ビームフォーマ法の改良を検討する．具体的には指向性合成を取り入れ，まず

ドルフチェビシェフアレーを用いた波数および到来方向推定手法を提案する．また，それ

をさらに実装し易く改良したビットシフトによる重み付けを利用したビームフォーマ法の

検討を行い，通常のビームフォーマ法や第 2章と第 3章で提案される手法との比較を行う．

そして最後の第 5章において，本論文の結論を述べる．
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第 2章

マルチパス環境における波数および到来方

向の推定

2.1 ビームフォーマ法による波数推定

前章で述べたように，ビームフォーマ法はアレーアンテナによる最も基本的な到来方向

推定手法である．計算量は少ないが，指向性のメインビームによる走査を原理とするため

分解能はビーム幅に直接依存し，MUSIC法と比較して分解能は低い．しかし MUSIC法を

用いるには波数の推定を適確に行う必要があるが，実際の環境ではアレーの素子間相互結

合が存在したり，伝搬環境については非常に多数の相関波が存在するマルチパス環境とな

るため，固有値展開に基づくMDL法の精度はかなり劣化する．精度の劣化を防ぐには何

らかの対策が必要となる [15]．本論文では固有値展開を用いずに，比較的ロバストである

と考えられるビームフォーマ法を，到来方向推定手法としてではなく波数の推定として用

いる手法を提案する．

2.1.1 原理

提案手法の原理はビームフォーマ法によって式 (1.9)の角度スペクトラムを計算し，その

ピーク数を数えるという単純な方法である．しかし全てのピークが到来波に対応している

わけではなく，その一部はアレー指向性のサイドローブによって偶然ピークとなったに過

ぎない．例えば図 1.4に示したように，一様励振指向性パターンはメインローブの他に多数

のサイドローブを持つ．このサイドローブによってメインローブを向けた方向以外の信号

も受信してしまうため，到来方向ではないにもかかわらず，ピークが現れる．本論文ではこ
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ういった偽のピークを擬似ピークと呼ぶことにする．擬似ピークを除外するために，図 2.1

のように閾値を設定してその値より大きい電力を持つピークのみ到来波とみなし，それ以

下の電力を持つピークについては到来波ではないとみなす手法を提案する．ただし，ビー

ムフォーマスペクトラムは最大の電力を持つピークの値で正規化したものとする．提案手
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図 2.1 : ビームフォーマスペクトラムを用いた波数推定

法では，原理上到来波か否かを判定する閾値の設定によって精度が変化する．そこでまず

は閾値の設定について考察を行う必要がある．一様励振指向性パターンの第一サイドロー

ブレベルは素子数に関わらずメインローブレベルを基準として約-13dBであるので [16]，到

来波が 1波のみの場合は擬似ピークレベルも-13dB以下に抑えられるはずである．よって

これだけを考えると，閾値は約-13dB強が適切であるということになる．しかし複数の波

が到来する場合はどうであろうか．例として到来波 2波の場合についてビームフォーマス

ペクトラムについて考える．簡単のため内部雑音がないと仮定すると，相関行列Rxxは

Rxx = P1V1V
H
1 + P2V2V

H
2 = ASAH (2.1)

V1 = a(θ1), V2 = a(θ2) (2.2)

A = [V1, V2] (2.3)

S =


 P1 0

0 P2


 (2.4)
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と表せる．P1, P2は各到来波の電力である．よってこのときのビームフォーマスペクトラ

ム PBF (θ)は式 (1.9)より

PBF (θ) =
P1|aH(θ)V1|2
aH(θ)a(θ)

+
P2|aH(θ)V2|2
aH(θ)a(θ)

(2.5)

= MP1

[
sin{Mπd

λ
(sin θ − sin θ1)}

M sin{πd
λ

(sin θ − sin θ1)}

]2

+ MP2

[
sin{Mπd

λ
(sin θ − sin θ2)}

M sin{πd
λ

(sin θ − sin θ2)}

]2

(2.6)

となる．式 (2.6)の各項は θ1方向にメインビームを向けた一様励振アレーパターンと θ2方

向に向けたパターンとなっており，これより複数波が到来する場合のビームフォーマスペ

クトラムはそれぞれの到来波方向にメインローブを持つ一様励振指向性パターンの重ね合

わせとなることがわかる．この合成具合によっては，擬似ピークの電力値は必ずしも-13dB

以下にはならない．また非常に弱い到来波に関しては，擬似ピークよりも小さなピークと

なって現れる可能性もある．このようなことから，到来波と偽ピークを区別するための閾

値は閾値と提案手法で推定される波数の関係を調査した上で設定する必要がある．

2.1.2 マルチパスモデルとシミュレーションの諸元

本論文では，実際の伝搬環境を模擬したモデルによって提案手法の評価を行っていく．こ

こではそのマルチパスモデルとシミュレーションの諸元について説明する．序論でも述べ

たように，陸上移動通信では建物などによる電波の反射，散乱によって相関の高いマルチ

パスが生じる．移動局の移動によりドップラーシフトが起こり，結果としてフェ―ジング

が生じる．ドップラーシフトを考慮したマルチパスモデルを図 2.2に示す．

図 2.2に示したモデルで，到来波の各素波（波源）の信号が全部で L波とし，これらを

複素到来信号ベクトル sc(t)として表現すると，式 (2.7)のようになる [17]．

sc(t) = exp(jζ(t))




√
P1 exp j{2π[fc + fD sin θ1]t + α1}√
P2 exp j{2π[fc + fD sin θ2]t + α2}

...
√

PL exp j{2π[fc + fD sin θL]t + αL}




(2.7)

ここで，exp(jζ(t))は変調シンボル，Pl(l = 1, 2, ..., M)は各素波電力，fcはキャリア周波

数，fD = vfc/cは最大ドップラー周波数，（vは移動体速度，cは光速），θlは図の向きに定

義した各素波の到来方向，αlは各素波の初期位相である．なお，移動体速度は時刻に依存

しない一定値とする．l番目 (l = 1, 2, · · · , L)の素波は移動体の移動によるドップラー効果

によって到来角に応じた周波数偏移 fD sin θlを受ける．これらの各素波が多数重なること
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により受信信号にフェ―ジングが起き，その振幅は大きく変動する．各素波について初期

位相がランダムの場合に，受信信号の電力はレイリー (Rayleigh)分布則に従って変動する

[1]．例として，式 (2.7)の信号ベクトルを用いて L = 8個のサイン波が到来し 8素子のア

レーアンテナで受信を行った場合の，各素子での受信信号電力を重ねてプロットしたもの

を図 2.3に示す．図は累積確率分布表示となっており，横軸は実効値によって正規化をした

電力値を示す．どの素子で受信した信号電力の累積確率分布もほぼレイリー分布となって

おり，図 2.2 のモデルによりレイリーフェ―ジング波を生成できることがわかる．この章

では以降，マルチパスモデルとして図 2.2 を用いてシミュレーション等を行っていく．

表 2.1に本論文における共通のシミュレーションの諸元を示す．固有値展開を用いる手

法による波数推定及び到来方向推定も比較のために行うため，相関行列Rxxの相関度を抑

圧する空間平均法およびサブアレーについても記した．（空間平均法については，付録Aを

参照のこと．）スナップショット数とは，1回の試行で用いるデータの長さである．また角

度範囲とは，ビームフォーマ法でビーム走査を行う範囲のことである．その範囲以外から

の到来波は受信しないと仮定する．本論文では，到来角を様々に変化させて統計的に結論

を導くために到来角は基本的にランダムで与える．しかし到来角の間隔が狭い場合や広い

場合で比較を行うために，基本的には最近接角度を設定し，ランダムに設定した到来角が

その最近接角度よりも近づいた場合，新たに設定をし直すという操作を行うこととする．

v

l

1#2#M#

θ

l-th Wave

図 2.2 : マルチパスモデル
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図 2.3 : 累積確率分布

表 2.1 : 共通シミュレーション諸元

信号 無変調正弦波

キャリア周波数 2[GHz]

移動速度 40[km/h]

アレー形状 8素子リニア

素子間隔 0.5λ

サブアレー素子数 6

空間平均 F/B空間平均法

角度範囲 −60～60[deg]

スナップショット数 100[sample]
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2.2 提案する波数推定手法の評価

ここでは，前節で提案したビームフォーマ法によって得られたスペクトラムを用いた波

数推定手法について評価を行う．角度広がり伝搬は特に考慮せずに，伝搬モデルには前節

で説明したものを用いて検討を行う．以後は，ビームフォーマ法を BF法と略記すること

とする．

2.2.1 基本特性 　～閾値の設定～

まずはじめに，基本特性の評価を行う．提案手法ではサイドローブによってできた擬似

ピークを排除するために閾値を設定してから，ビームフォーマスペクトラムのピーク数を

数える．よってまずは閾値をどの程度に設定するのが適切かを調査する必要がある．そこで

閾値を変化させながら提案手法による波数推定を行い，推定された波数をプロットし，閾

値に適した値を探す．

図 2.4に 8素子アレーに対して 1波から 5波の波が入射する場合に閾値を変化させ，そ

れぞれの場合について推定された波数を示す．縦軸の波数は，100回試行を行い推定され

た波数を平均し，最も近い整数値に切り上げ（切り下げ）た値で示している．このとき到

来波の SNRは全て 20dBとし，その最近接到来角間隔 δθmin を 26[deg]（ -3dBビーム幅の

2倍程度）に設定した．図 2.4より閾値が約-10dB以下において，正しい波数が推定されて

いないことがわかる．これは 2.1節でも述べたように，到来方向以外のピークレベルが上

がり閾値を超えることに起因する．図 2.5に上記条件の 4波が到来した場合のビームフォー

マスペクトラムの例を示す．これより，例えば-15dBに閾値を設定した場合波が到来して

いない方向の偽ピークが閾値を超えることになり，到来波数が 1波多く推定されてしまう

ことがわかる．

次に，等電力ではなく非等電力の波が到来する場合について同様に波数推定を行った場

合について考察する．各到来波の SNRを 10から 20dBの間でランダムに設定した場合の波

数推定結果を図 2.6に示す．提案手法では閾値より大きい電力を持つ到来波の数のみを波

数として判定する．よって原理上，閾値以下の電力の波は検出されないため，閾値が-10dB

以上の部分で結果がばらつく．また-10dB付近においては与えた波数が正しく推定されて

いることがわかる．

以上の結果からもわかるように到来波の電力によって正確に判定ができる閾値は変化す

るため，最適な閾値を求めるのは難しい．本論文においては推定ダイナミックレンジをで

きるだけ広くとりたいという点と，逆にあまり閾値を低く設定すると偽のピークにより過
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図 2.4 : 等電力の波が入射する場合の波数推定結果
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剰推定が起きてしまうという点を考慮して，閾値は-10dBに設定することとする．今後の

シミュレーションにおいては，ビームフォーマ法による波数推定の閾値は-10dBに設定す

ることとする．
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図 2.6 : 非等電力の波が入射する場合

2.2.2 従来法との比較

ここでは提案波数推定手法と，従来からよく用いられているMDL法との比較を行う．到

来波の電力（SNR）と到来波の間隔の最小値である最近接角度 δθmin を表 2.2のように変

化させ，各手法の推定成功確率を求めた．ケース１を基準として，ケース２は到来波の間

隔がより狭い場合，ケース３は電力（SNR）が弱い場合という位置付けである．結果を図

2.7～図 2.9に示す．ただし成功確率は試行 100回を行った上で算出したものである．

図 2.7～図 2.9を比較すると，全体的にMDL法の結果が良いことがわかる．到来波の間

隔が狭い場合，MDLではあまり成功率に変化がみられないのに対し，提案手法ではかなり

劣化していることがわかる．これは同じアレー素子数で比較した場合に固有値分解に基づ

く方法よりも一様励振パターンのメインビームで方向サーチするビームフォーマ法の分解

能が低いことによる．また，ビームフォーマ法では到来波数が増えるにつれ成功率が減少
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している．これは到来波が増えるにつれスペクトラムが重なりあわされていき到来方向の

ピークがうもれてきてしまい不足推定が起きたり，偶然擬似ピークが閾値を超えて過剰推

定が起きたりするためである．

ここで用いたような角度広がりのないモデルにおいては，MDL法の結果が勝っているも

のの，提案手法を用いてもある程度の波数推定ができることが確認できた．

表 2.2 : 到来波の設定１

SNR 最近接角度 δθmin

ケース１ 10～20dB 26[deg]

ケース２ 10～20dB 13[deg]

ケース３ 0～10dB 26[deg]
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図 2.7 : ケース１ (δθmin:26[deg], SNR:10～20dB)
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図 2.8 : ケース２ (δθmin:13[deg], SNR:10～20dB)
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図 2.9 : ケース３ (δθmin:26[deg], SNR:0～10dB)
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2.2.3 素子間相互結合の影響

実際のアレーアンテナには素子間に相互結合が存在する [16]．相互結合とは，近傍する素

子間で電磁的に影響を与え合うことで，これによりそれぞれの素子で受信された信号に近

傍素子の信号が漏れ込むことになる．当然到来方向及び波数の推定精度にも影響が出るた

め，より現実的な環境での評価を行うためには相互結合を考慮する必要がある．相互結合

の影響を削減するために，予め到来方向が既知の波源を用いて素子間相互結合のパラメー

タを測定し，アレーの校正を行う検討もなされている [18]．しかしここではアレーの校正

を行わないという前提のもと，提案手法と従来法について素子間相互結合への耐性を比較

する．素子間相互結合を計算に入れるためには Sパラメータを用いる．表 2.3の仕様で S行

列を計算し，受信信号行列に掛け合わせることによって相互結合による影響を含んだ受信

信号行列を得て，波数推定結果を考察する．

表 2.3 : アレーアンテナの仕様

アンテナ形状 半波長ダイポール

アレー配置 半波長間隔 　線形

素子数 8

共振周波数 2[GHz]

解析法 モーメント法（解析ソフト：NEC2）

上記のように相互結合を考慮した上で，2.2.2節で設定したケース１からケース３の波数

推定成功率を求めると，図 2.10～図 2.12のようになる．相互結合のない（考慮しない）場

合に比べて，ビームフォーマ法を用いた手法はやや劣化する程度だが，MDL法の精度はか

なり劣化している．特に SNRが高いケース１とケース２においては提案手法の成功率が大

きく上回っている．詳細を考察するために，ケース１においてMDL法ではそれぞれ何波

と推定されているのかを図 2.13に示す．この図から，相互結合のある場合MDL法では過

剰推定がかなり増加し，波数推定の成功率が低下したことがわかる．これはMLD法では

相関行列の固有値行列のランクに基づいて波数を決定するが，相互結合によって雑音固有

値レベルが上がり，本来は雑音レベルとみなされる固有値が信号とみなされてしまうこと

が原因と思われる．

一方ビームフォーマ法は近傍の素子の信号が混入されることにより多少スペクトラムが

鈍るが，その程度で済む．例として図 2.14に，相互結合のある場合とない場合のスペクト
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ラムを示す．図は 3波が到来している場合だが，相互結合によって多少余計なサイドロー

ブレベルが上がっているが，到来方向を示すピークの鋭さやレベルに大きな影響は見られ

ない．

これらのことから，アレーアンテナの素子間に相互結合が発生する実際の環境では提案

波数推定手法が有効であることがわかる．しかし，SNRが低いケース３についてはMDL

法の精度が上回り，十分な SNRが確保できない場合は提案手法に何らかの工夫を加える必

要がある．

このように相互結合は推定に大きな影響を及ぼす．よって今後の全てのシミュレーショ

ンにおいては，相互結合を考慮することとする．

2.3 ビームフォーマ法による波数推定に基づいた到来方向推定

ここまでビームフォーマスペクトラムを用いた波数推定手法の基本的な考察をしてきた．

この節では波数推定結果を用いてMUSIC法による到来方向推定を行い，その精度の検証

を行う．

2.3.1 到来方向推定精度の評価法

到来方向推定結果の精度を評価するにあたり，本論文中における評価方法について説明

する．まず到来方向推定を推定すると同時にそれぞれの到来方向について電力推定を行う．

そして真の（与えた）到来角と，推定された到来角を共に電力順に並べて比較する．つまり

方向のみが正しければよいのではなく，電力推定結果も正しくなければ到来方向推定誤差

が大きくなるような評価法となる．ところで電力推定はビームフォーマ法による到来方向

推定では単にスペクトラムのピーク電力を読み取ればよかったが，MUSIC法を用いた場合

は別途電力推定の計算をする必要がある．というのは，1.2.2節でも述べたように，MUSIC

法では固有ベクトルの直交性を利用しているため，ピークの高さには特に意味を持たない．

そこで第 1章の式 (1.10)を次のように式変形する．

S = (AHA)−1AH(Rxx − σ2I)A(AHA)−1 (2.8)

このように逆行列演算によって得られた信号相関行列 Sの第 i対角成分から第 i 到来波の

受信電力が求められる．

このようにして得られた電力を基に到来方向を並べ替え，電力の大きい順に真の到来方向

と比較をしていく．このとき，次式のように定義されるRMSE(Root Mean Squared Error:
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図 2.10 : ケース１ (δθmin:26[deg], SNR:10～20dB)
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図 2.11 : ケース２ (δθmin:13[deg], SNR:10～20dB)
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図 2.12 : ケース３ (δθmin:26[deg], SNR:0～20dB)
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図 2.13 : MLD法による波数推定結果（ケース１）
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図 2.14 : 相互結合のビームフォーマスペクトラムへの影響

平均 2乗平方根誤差) eを用いて評価する．

e =

√√√√ 1

N

N∑
i=1

|θ̂i − θ0|2 (2.9)

N は試行回数（よって本論文中では 100），θ̂iは推定された到来角，θ0は到来方向の真値

である．

2.3.2 到来方向推定精度の比較

2.2節の表 2.2に示した 3つのケースについて，まずはビームフォーマスペクトラムによ

る波数推定を行い，その結果を用いてMUSIC法による到来方向推定を行う（BF+MUSIC

と略記する）．比較のために，MDL法で波数を推定した場合（MDL+MUSICと略記）と，

過剰推定の理論（付録Bを参照）に従い到来波数を推定可能な最大波数の 5に固定した場

合（MUSIC（only)と略記），またMUSIC法は用いずに通常のビームフォーマ法による到

来方向推定を行った場合（Beamforer）についても同様のシミュレーションを行う．まずは

ケース１について，到来波数を 1から 4波まで変化させた場合の各手法による到来方向推

定精度（RMSE）を図 2.15に示す．図は横軸が与えた波の数となっており，(a)には最も強
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い波に対して推定された角度の RMSEで，(b), (c)はそれぞれ 2番目に強い波，3番目に

強い波となっている．最も強い波に注目すると，過剰推定の理論を適用した場合とビーム

フォーマ法によるDOA推定をした場合に比べて，提案手法及びMDL法を用いて波数推定

を行った場合のほうがやや精度が良いことがわかる．2番目，3番目の電力を持つ波に対す

る精度については，どの手法も弱い波になるほど精度の劣化が見られるが，ビームフォー

マ法のみの推定で特にその傾向が顕著である．また，それらの相対的に弱い波に対して，提

案手法であるBF+MUSICは最も良い精度を示している．

続いて，ケース２とケース３における各手法の推定誤差をそれぞれ図 2.16，図 2.17に示

す．ケース３の SNRが低い場合は提案手法と MDL+MUSIC法とであまり差がみられな

かったが，ケース２の到来波の間隔が狭い場合は，2.2節で考察したように到来波数が増え

るにつれビームフォーマ法での波数推定の成功率が低下するため，到来波が増加するにつ

れ BF+MUSICではかなり精度が劣化している．しかしながら，全体的に見れば，過剰推

定の理論によって波数を固定してMUSICによる到来方向推定を行った場合や，通常のビー

ムフォーマ法による到来方向推定に比べて若干良い精度が得られていると言える．

ここまで述べたように，ビームフォーマ法を波数の推定に用いた場合，従来法であるMDL

法と同程度もしくはそれより高い確率で正しい波数を得ることができる．また，到来波数

及び到来方向の推定アルゴリズムを実装することを考慮すると，MDL法の乗算を多く含む

負荷のかかる演算を省くことができるという利点がある．
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図 2.15 : 到来方向推定誤差の比較（ケース１）
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図 2.16 : ケース２ (δθmin:13[deg], SNR:10～20dB)
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図 2.17 : ケース３ (δθmin:26[deg], SNR:0～10dB)
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第 3章

角度広がりのある環境での波数および到来

方向の推定

3.1 角度広がり伝搬環境のモデリング

図 3.1 : 角度広がりの発生

第 2章ではマルチパスフェ－ジングやアレーアンテナの素子間相互結合の存在する環境

下で，ビームフォーマ法を用いた波数推定手法がどの程度有効であるか考察を行った．と
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ころで図 3.1のように，アレーアンテナが移動通信の基地局に設置されている場合を考え

る．通常は基地局と移動機の間は見通しになってはおらず，移動局周辺のいくつもの散乱

体からの電波（散乱波）が基地局に入射するものと考えられる．この散乱波は，到来方向

θを中心として，ある広がった範囲∆θ内に分布して波群 (cluster)を形成して基地局アン

テナに入射してくる．このような現象を角度広がり (Angular Spread)という．こうした場

合，従来の到来方向推定アルゴリズムでは波数の推定精度が不正確になり到来方向推定精

度もかなり劣化する [19]．しかし提案手法は，前章で述べられたようにマルチパス環境やア

レー素子間相互結合を考慮した場合でも，従来法よりも高い確率で正しい波数を得ること

ができた．角度広がりのある場合についても，多数の相関波に対する耐性があるため従来

法より高い成功率が得られると考えられる．本章では角度広がりのモデリングを行い，角

度広がりが存在する場合どのような推定手法が有効であるか比較検討する．

移動通信の一般的な環境であるレイリーフェ－ジング環境においては，角度広がりのプ

ロファイル（電力分布）は基地局側は移動局を中心とした正規分布であると仮定するのが

一般的である [2]．他にも正規分布ではなく，簡易モデルとして三角分布や一様分布を用い

る場合もあるが，本論文においては正規分布を用いることとする．このとき，θ0を分布の

中心角度，σを正規分布の標準偏差をすると電力分布は次式のように表せる．

P (θ) =
1√
2πσ

exp

{
− (θ − θ0)

2

2σ2

}
(3.1)

分布の標準偏差 σは角度広がりの程度を示すものとしてよく用いられる．実際の移動通信

環境において，σは観測点の位置，アンテナ高などで変化するが，だいたい 1～10[deg]程

度であることが報告されている [20]．

ある角度範囲から多数の散乱波（素波）がアンテナに到来するという現象をシミュレー

ションするためのモデルとして，様々なモデルが提案されている [3][15][21][22]．中でも図

3.2のように，移動局を中心にした円周上に等間隔に散乱点を配置し，それらから位相が

バーストごとにランダムに変わる平面波が受信アレーアンテナに入射していると考えるモ

デル [23]がよく用いられている．本論文ではこれを参考にして，電力分布が正規分布にな

るようにしながら試行ごとに散乱点をランダムに配置し直し，よりランダム性を与えたモ

デルとした．この際，第 2章で用いたドップラーシフトを考慮したモデル（図 2.2）に，角

度広がりの要素を加える形で考案した．そのモデルを図 3.3に示す．図は l番目の波群が，

中心角を θlとしてアレーアンテナに入射している様子を表している．各波群中には散乱波

が Nsc個含まれているとし，散乱波には番号 i(i = 1, 2, ..., Nsc)がつけられている．波群に

ついては番号 l(l = 1, 2, ..., L)をつけている．このとき第 l番目の波群の第 i番目の散乱波

の到来角 θilは ±∆θ/2内に正規分布している．このとき，θil方向から入射する信号 Sil(t)
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θ

θ∆

図 3.2 : 一般的な角度広がりモデル

は第 2章の式 (2.7)を参考にして

Sil(t) = exp(jζil(t))
√

Pil exp j{2π[fc + fD sin θil]t + αil} (3.2)

と表すことができる．ζil(t), Pil, αilの意味はそれぞれ第 l番目の波群中 i番目の散乱波の変

調信号，電力，初期位相である．このとき同じ波群内の散乱波同士の相関は完全相関，つ

まり次式が成り立つとする．

ζ1l(t) = ζ2l(t) = · · · = ζNscl(t) (3.3)

α1l = α2l = · · · = αNscl (3.4)

次に，l 番目の波群の Nsc 個の散乱波が入射した場合，アレーアンテナの m番目 (m =

1, 2, ..., M)の素子で受信される信号を Sil(t)を用いて表すと，次のようになる．

Xml(t) =
Nsc∑
i=1

Sil(t) exp

{
− j

2π

λ
d(m − 1) sin θil

}
(3.5)

各波群の受信信号が式 (3.5)のように表されるので，波群が全部で L個ある場合m番目の

素子で受信される受信信号Xm(t)は次のように表すことができる．

Xm(t) =
L∑

l=1

Xml(t) + nm(t) (3.6)
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nm(t)はm番目で観測される雑音信号である．

このようにして得られた角度広がりを考慮した信号モデルを用いて，波数および到来方

向推定の検討を行っていく．

M# 1#2#

l#

lθ

ilθ

lθ∆

lθ

lθ∆

ilθ

:DOA of the l-th cluster

:DOA of the i-th wave

in the  l-th cluster

:Angular Spread

図 3.3 : 本論文で用いた角度広がりモデル

3.2 角度広がりのある場合の波数推定

角度広がりのある場合，狭い角度範囲内に多数の散乱波が分布することになる．こうし

た場合，その散乱波一つ一つの到来方向を全て検出するというよりは，波群単位で一つの波

と考え，散乱波の分布の中心を正確に推定するということのほうが好ましい．散乱波どう

しの角度間隔は非常に小さく，それらを全て分離するのは素子数をかなり増やしたとして

も不可能である．また散乱波それぞれの到来方向情報の必要性はそれほどないため，散乱

波の正規分布の中心角を求めて移動局の位置検出を行うのが妥当な方針である．以上の理

由から，角度広がりのある場合においては波数推定の目的は波群数を推定することとする．

上で述べたような観点から，角度広がりが観測されるようなマルチパス環境下ではどう

いった波数推定手法が有効であるのかを考察する．基本的なシミュレーション諸元は，第

2章の表 2.1 で設定したものと同じとする．また素子間相互結合の影響も考慮することと
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する．

3.2.1 シミュレーションの諸元

角度広がりのある場合の波（群）数推定結果について考察を行う．第 2章で３つのケー

ス（表 2.2参照）について波数推定を行ったが，それと同様に表 3.1に示したように到来

波の間隔や電力を変えたケースについてシミュレーション結果を示す．角度広がりのパラ

メータに関しては，正規分布の標準偏差である σを 3, 5[deg]の 2通りに設定し，散乱波数

Nscに関しては 30波で統一した．評価を行っていく波数推定手法は，提案手法であるビー

ムフォーマ法を用いたものと，従来法のMDL法である．

表 3.1 : 到来波の設定２

SNR 最近接角度 δθmin σ Nsc

ケース１ 10～20dB 26[deg] 3[deg] 30波

ケース２ 10～20dB 13[deg]

ケース３ 0～10dB 26[deg]

ケース４ 10～20dB 26[deg] 5[deg]

3.2.2 角度広がりの影響

波数推定を行う前に，角度広がりのビームフォーマスペクトラムへの影響を調べる．一

例として，SNRが 10dB, 15dB, 20dB, DOAが-10, 10, 40[deg]の 3波が入射する場合のビー

ムフォーマスペクトラムを図 3.4に示す．図には角度広がりのない場合と，標準偏差 σが

3[deg]で散乱波が 30波の角度広がりがある場合のスペクトラムを重ねて表示している．こ

れより，角度広がりがあっても，ビームフォーマスペクトラムは部分的にわずかに電力が

上がっているぐらいで，それほど影響を受けていないことがわかる．閾値を超えるピーク

数も変わらず，角度広がりのある場合においても波数推定成功率の低下はほぼないと考え

られる．

このような予想のもと，表 3.1のケース１～４において波群数の推定を提案手法とMDL

法で行った．その結果を図 3.5に示す．図 3.5より，どのケースにおいてもビームフォーマ

法を用いた手法の結果は角度広がりのない場合とほとんど同じ結果となっており，かなり
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正しく波群の数を求めることができている．それに対しMDL法では，ほとんど全く正しい

波群数が得られていないことがわかる．詳しく検証するため，ケース１におけるMDL法

による波数推定結果を図 3.6に示す．これより，MDL法の結果は過剰推定側に全体的にシ

フトしていることがわかる．第 2章 2.2.3節で考察した素子間相互結合の影響と同様の傾向

であるが，相互結合の影響よりも角度広がりの影響のほうが大きい．これはMDL法では

全ての散乱波の数を数えるように動作してしまうことが原因と思われる．このシミュレー

ションではサブアレー素子数を 6として空間平均処理が行われているので，この場合MDL

法で推定可能な波数の限界値は 5である（付録Bを参照のこと）が，その限界値に推定さ

れる確率が最も高くなっている．また，ケース１とケース４では角度広がりの分布幅を変

化させたが，波群数が増加するにつれ成功率が低下する傾向がケース４のほうが若干強い

というくらいの違いしかみられなかった．

以上から，ビームフォーマ法を用いると角度広がりのあるような伝搬環境においても非

常に有効な波数推定が可能であるという結果が得られた．従来法のMDL法ではほとんど

の試行で過剰推定となり信頼できる値が得られず，波群数の推定法として有効な方法でな

いということがわかる．
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図 3.4 : 角度広がりのビームフォーマスペクトラムへの影響
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図 3.5 : 角度広がりがある場合の波数推定成功率
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図 3.6 : MDL法による波数推定結果（ケース１）

3.3 角度広がりのある場合の到来方向推定

前節で，ビームフォーマ法による波数推定によって角度広がりのある場合にも効果的な

波数推定が可能であることを述べた．ここではその波数推定結果を用いてMUSIC法によ

る到来方向推定を行い，角度広がり環境下では，従来法と比較してどの程度精度の向上が

みられるのかを考察する．

3.3.1 評価方法

角度広がりのない場合の到来方向推定精度の評価法については，2.3.2節の式 (2.9)のよ

うにRMSEで評価を行った．角度広がりのある場合は到来波自体が分布をもっているため，

当然推定結果も分布をもつかたちで得られる [24]．そこでまずは推定結果の分布と真の角

度広がり分布（例えば標準偏差など）を照らし合わせるという評価方法が考えられる．し

かし，本論文における目的は角度広がりの中心角を正確に求めることであるため，与えた

分布と誤差の分布を照らし合わせる評価法はあまり適切ではない．本論文においては角度

広がりの中心角からずれた分は「誤差」とみなすこととし，角度広がりのない場合と同様
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RMSEを用いて結果の評価を行うこととする．改めて評価パラメータ eASを次式に示す．

eAS =

√√√√ 1

N

N∑
i=1

|θ̂i − θ0|2 (3.7)

N は試行回数（よって本論文中では 100），θ̂iは推定された到来角，θ0は角度広がり分布

の中心角度の真値である．この eASを小さく抑える手法が優れていることになる．

3.3.2 角度広がりのある場合の到来方向推定精度

角度広がりのある場合，各手法によって計算されたスペクトラムがどのようになるのか，

一例を図 3.7に示す．3.2.2節の図 3.4で示した例と同じ設定（SNRが 10dB, 15dB, 20dB,

DOAが-10, 10, 40[deg]）の 3波群が到来した場合の結果である．これより，BF法とMUSIC

法を組み合わせたスペクトラムはきちんと 3つの波群の中心にピークをもっていることが

わかる．一方，MDL法によって波数推定をした場合と過剰推定の理論に則って推定可能な

最大波数を与えた場合についてはピークが 5個現れ，ピークの角度は角度広がり分布の中

心角度からずれている．これはMDL法による波数推定結果が，5波という結果であったた

めである．これらのMUSICスペクトラムのピークについて電力推定結果を行った結果を

図 3.8に示す．参考のためビームフォーマ法によるスペクトラムと重ねて示した．これよ

りMDL法では過剰推定により 1つの波群分布の中でピークが割れてしまい，結果として

到来方向からずれた部分を到来方向としてしまうためピークの電力は到来波群の電力にあ

まり対応していない．しかし BF法により波群数を適確に推定した場合，MUSICスペクト

ラムはほぼ角度広がりの中心角にピークが立ち，電力推定値も真の値に近くなっている．

以降は eASを用いて定量的に評価を行う．3.2節で検討した表 3.1の４つのケースについ

てそれぞれの波数推定に基づき到来方向推定を行い，式 (3.7)で定義される評価パラメータ

eASを求める．まずはケース１において最も強い波群から 3番目に強い波群それぞれについ

て RMSEを求めたものを図 3.9に示す．図 3.9(a)～(b)全てにおいて，提案手法であるBF

法+MUSIC法の RMSEが最も低い値を維持している．角度広がりのないモデルによる結

果である図 2.15と比較して，MDL法による波数推定を用いた場合の精度の劣化が大きい．

しかし提案手法は角度広がりのない場合とだいたい同じくらいの値を保っている．

また他のケース２～４についても eASを求めたものを図 3.10～図 3.12に示す．これらに

関しては最も強い波群に対する推定誤差のみを載せた．ケース１を基準としてケース２，３

の結果を比較すると，到来波の間隔がより狭い場合や SNRが低い場合，やや提案手法の効

果が薄れているがその場合もおおむね他の手法よりも誤差を低く保っている．また角度広
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図 3.8 : 電力推定結果
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がりが大きい場合，どの手法も eASの値が大きくなるが，BF法+MUSIC法は他の手法に

比べて劣化の程度が小さい．これらの結果から，提案手法は角度広がりのある場合におい

て，より有効であると言える．ところで図 3.9(a)と図 3.10～図 3.12を比較すると，一番強

い波群のみに対象を絞れば通常のビームフォーマ法による到来方向推定の精度もそれほど

悪くはないことがわかる．むしろMDL法で波数推定を行いMUSICスペクトラムを計算し

た結果のほうが悪い．よって角度広がりのある場合，ビームフォーマ法も比較的有効な到

来方向推定手法であると考えられる．ただし，より弱い波（群）については精度が悪いと

いう傾向が見られるため何らかの改良が必要である．この件に関しては，第 4章において

検討を行うこととする．
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図 3.9 : 角度広がりのある場合の到来方向推定誤差の比較（ケース１）

(δθmin:26[deg], SNR:10～20dB)
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第 4章

ドルフチェビシェフ・ビームフォーマ法の

導入

4.1 ドルフチェビシェフ・ビームフォーマ法

これまでの章では，ビームフォーマ法を波数推定に用いて波数推定が可能であり，特に

角度広がりのある場合に有効であるということを述べてきた．しかし従来法よりも良いと

いう結果が得られているものの，到来する波数が増加するにつれ大きく波数推定の成功率

が下がる傾向などが見られ，改善が望まれる．波数推定を誤る原因としては，擬似ピーク

が設定した閾値を超えてしまうことが挙げられる．第 2章で原理を述べた際にもこのこと

について触れたが，ビームフォーマ法は一様励振指向性のメインローブによって全方向を

サーチするという単純な方法であるため，電波の到来する方向でなくても偶然レベルの大

きなサイドローブが向いた方向には閾値を超える偽のピークができてしまう．よって，こ

れを解決するにはサイドローブレベルをできる限り下げておくなど，アレーアンテナの指

向性を制御することが必要になる．アレ－アンテナの指向性合成は，アレー素子信号の振

幅を制御する（振幅係数をかける）ことによって容易に実現可能である．そこで本章では，

ビーム走査に適するような指向性に合成した上でビームフォーマ法を行うという手法につ

いて述べる．具体的にはアレー指向性をチェビシェフ指向性を合成したドルフチェビシェ

フアレーを用いて波数推定及び到来方向推定を行い，一様励振指向性による通常のビーム

フォーマ法に比べ精度の向上が見られるのかを考察する．
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4.1.1 ドルフチェビシェフアレー

一様励振アレーはビーム幅は細いがサイドローブレベルが高く，それを用いてビーム

フォーマ法を行うとこれまで述べてきたような擬似ピークを誤検出するケースがでてきて

しまう．そこで，サイドローブが全くないバイノミアル指向性 [16] を用いることが考えら

れる．しかしこの指向性は，サイドローブが全くない代わりにメインビームの幅が一様励

振アレーの指向性と比較してとても大きくなっており，これを用いてビーム走査をすると

分解能が激しく劣化してしまう．そこでサイドローブレベルを一定のレベルに抑えた上で、

最小のビーム幅を持つという指向性を考える．それがまさにチェビシェフ (Chebyshevまた

は Tchebycheff)指向性である．ドルフ (Dolph)がチェビシェフの多項式を用いてその振幅

係数の解を与えたことから [25]，ドルフチェビシェフアレーと言われる．しかしドルフの

手法ではアレー素子数が少ない場合には解を得ることが可能だが，素子数が多くなるにつ

れ計算が非常に困難になる [26]．そこで，数値計算に便利な振幅係数導出の式として次の

ようなものが提案されている [27]．

gn =




N∑
q=n

(−1)N−q(z0)
2q−1 (q + N − 2)!(2N − 1)

(q − n)!(q + n − 1)!(N − q)!

for even elements (M = 2N)

N+1∑
q=n

(−1)N−q+1(z0)
2(q−1) (q + N − 2)!(2N)

εn(q − n)!(q + n − 2)!(N − q + 1)!

for odd elements (M = 2N + 1)

(4.1)

εn =


 2 (n = 1)

1 (n �= 1)

式 (4.1)を用いて実際に 8素子のアレーアンテナでチェビシェフ指向性を合成したものを，

図 4.1に示す．全てのサイドローブのピークレベルが一定値（図では-30dB）に揃っている

ことがわかる．このサイドローブレベルは任意の値に設定することができる．第 3章まで

扱ってきた一様励振指向性を用いたビームフォーマ法と区別するために，今後はチェビシェ

フ指向性を用いたビームフォーマ法をドルフチェビシェフ・ビームフォーマ法と呼び，略

記する場合は DC-BF法と表すこととする．
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図 4.1 : 一様励振指向性とチェビシェフ指向性の比較

4.1.2 チェビシェフ指向性のサイドローブレベルと分解能

サイドローブレベルの最大値を一定にしつつ，メインビーム幅を最小にしたチェビシェ

フ指向性では，サイドローブレベルを任意の値に設定することができる．ドルフチェビシェ

フ・ビームフォーマ法を行う際に擬似ピークを抑えつつ推定できる電力レンジをできるだ

け広くしたいと考ると，サイドローブレベルはできる限り下げておくことになる．しかし

ながら，サイドローブレベルを下げるとメインビーム幅が広がり分解能が悪くなるので実

際はそれほど下げることはできない．図 4.2にサイドローブレベルを-20dB, -30dB, -40dB

の 3種類に設定した場合のチェビシェフ指向性を示す．サイドローブレベルの低減とビー

ム幅の最小化は相反する要求であることがよくわかる．よって最適値が存在するとは言え

ず，素子数や伝搬環境，目的等に合わせて設定する必要がある．

本論文では分解能をあまり低くしたくないということと，図 4.1より一様励振パターン

のサイドローブレベルが-13dB～-20dB強となっていることを考慮して，サイドローブレベ

ルは-30dBに設定して検討していく．サイドローブレベルを-30dBに設定したとき，指向

性を合成する各素子の励振振幅係数 gi(i = 1, 2, ..., M)を計算すると，

g1 = g8 = 3.20, 　g2 = g7 = 6.33, 　g3 = g6 = 9.90, 　g4 = g5 = 12.20 (4.2)
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-20dB

-30dB

-40dB

-90 -60 -30 0 30 60 90
-60

-50

-40

-30

-20

-10

0

Azimuth [deg]

A
n

te
n

n
a
 P

a
tt

er
n

 [
d

B
]

図 4.2 : チェビシェフ指向性のサイドローブレベルとビーム幅の関係

4.2 ビームフォーマ法およびドルフチェビシェフ・ビームフォー

マ法の実装

前節で述べたようなアレーの指向性合成は，各アレー素子での信号に振幅係数をかける

ことで実現できる．この指向性合成をした上でビームフォーマ法のように方向サーチを行

いたい場合は，単純にアレー各素子の信号に振幅係数をかけた後に，ビームフォーマ法の

処理を行えばよい．この理由を簡単に説明する．ビームフォーマスペクトラム PBF は第 1

章の式 (1.9)よりモードベクトル a(θ)と相関行列Rxxを用いて表される．ドルフチェビシェ

フ・ビームフォーマ法のモードベクトル aDC(θ)を次のように表すとする．

aDC(θ) = Ga(θ) (4.3)

G =




g1 0 0

0
. . . 0

0 0 gM


 (4.4)
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式 (1.9)よりドルフチェビシェフ・ビームフォーマスペクトラム PDC−BF は

PDC−BF =
1

2
aDC(θ)HRxxaDC(θ) (4.5)

=
1

2
(Ga(θ))HRxx(Ga(θ))

=
1

2
a(θ)H(GHRxxG)a(θ)

=
1

2
a(θ)HR′

xxa(θ) (4.6)

となる．ただし，R′
xx = GHRxxGである．式 (1.6)よりRxx = E[X(t)X(t)H ]なので

R′
xx = E[GX(t)X(t)HGH ]

= E[(GX(t))(GX(t))H ] (4.7)

つまりは単純にアレー受信信号ベクトルX(t)に各素子の励振振幅係数をかける処理を加え

るだけで，指向性合成したビームフォーマ法は容易に実現できるということである．

ところで，この受信信号に振幅係数をかけるという作業が，アルゴリズムの実装の際に

計算負荷等にどのように影響してくるのかということを考える必要がある．高速到来方向

推定システムを実装するのにふさわしいデバイスとして FPGA(Field Programmable Gate

Array)が挙げられる．FPGAは並列処理が可能で，うまく設計を行うことにより時々刻々

変化する移動通信環境に追尾できるくらいの高速処理が可能となる．そういったことから，

アダプティブアレーアンテナ処理システム等に用いられることも少なくない．しかし FPGA

では固定小数点演算を行うため，乗算，除算を多数行うのは負荷となる上，誤差の増大に

もつながる．そうしたことを考慮すると，各アレーの信号に振幅係数をかけるという作業

は処理高速化の妨げとなるおそれがある．ここでは実装の際に計算量増加の問題が起きな

いよう，乗算を行わずにビットシフトのみで指向性合成を行うことを検討する．

また，ビームフォーマ法はフーリエ変換と理論を同じくすることから，高速フーリエ変

換 (FFT)処理によってビームフォーマ法を実装すれば相関行列を求めてモードベクトルと

かけあわせるという乗算は必要なくなり，さらなる処理高速化が狙える．

4.2.1 ビットシフトのみによる指向性合成

ここでは振幅係数を受信信号にかけあわせる作業の代わりとして，ビットシフト操作を

用いて指向性を合成することを考える．一般的に乗除算は加減算に比べて計算速度が遅く，

回路規模の増大につながる．ディジタルフィルタ設計の際によく用いられる手法として，乗
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除算器の代わりにビットシフト器を用いることで，高速演算と回路の簡易化を図るという

ものがある．これを応用して，アレーアンテナ処理においても各素子の信号にビットシフ

トを適用し高速処理を実現することができると考えられる．ビットシフト操作のみで指向

性合成を行うということは，式 (4.1)によって計算した振幅係数を信号にかけあわせるの

ではなく，振幅係数を 2N（Nは自然数）のみで構成するということである．この条件のも

と，チェビシェフ指向性のようにサイドローブレベルを低く保った指向性を与える振幅係

数を求めることが目的となる．図 4.1に示したサイドローブレベルが-30dBに保たれてい

るチェビシェフ指向性により近い指向性を目標として, 図 4.1の振幅係数を参考にしながら

2N = (1, 2, 4, ...)を組み合わせてそれに対応した指向性を求める．その結果，図 4.3に示し

たような指向性が得られた．このときの振幅係数は，

g1 = g8 = 1, 　g2 = g7 = 2, 　g3 = g4 = g5 = g6 = 4 (4.8)

であった．図 4.1より式 (4.8)の振幅係数によって合成される指向性は，サイドローブレベ

ルが-30dBのチェビシェフ指向性とビーム幅はほぼ同じで，サイドローブレベルは最高で

も-22.5dB以下に抑えられている．これを用いれば波数及び到来方向推定時の擬似ピーク

の誤検出などを削減できると考えられる．参考のため，式 (4.1)で求めたチェビシェフ指向

性を形成する振幅係数と今示した指向性の振幅係数を図 4.4に示す．振幅係数は全て正規

化して表示している．これより，求めた 2Nのみの振幅係数は，-30dBサイドローブレベル

の場合と近い形となっていることがわかる．

4.2.2 ビームフォーマ法の離散フーリエ変換による実現

ここでは，ビームフォーマ法が離散フーリエ変換に置き換えて実現可能だということに

ついて説明する．1.2.1節の図 1.3で示したアレーアンテナモデルによってそれを説明する．

第 1番目の素子から距離 d（この dは変数）にある素子において，ある時刻 tでの受信信号

x(t)は, 瞬時振幅を u(t)とおけば

x(t, d) = u(t) exp(−j2πfct) exp(−j
2π

λ
d sin θ) (4.9)

と表せる．これを時刻 tを定数とみなして u(t) exp(−j2πfct) = Uとおき，空間変数の dの

みによって表現すると

x(d) = U exp(−j2πfspatiald) (4.10)

fspatial =
sin θ

λ
(4.11)
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図 4.3 : 2N の振幅係数のみを用いた指向性
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となる．これより x(d)をフーリエ変換すれば空間周波数成分の fspatialがのスペクトルが

得られ，そのピークについて式 (4.11)の関係から到来方向の θを求めることができる．ア

レーアンテナによって空間的にサンプリングした信号を用いているので，離散フーリエ変

換 (DFT)となることは明らかである．

こうして得られる空間周波数のスペクトラムと，ビームフォーマ法で得られるスペクト

ラムは本質的には全く同じものとなる．X(d)を離散フーリエ変換したとき，以下のような

演算が行われる．

P ′
DFT (θi) = |

M∑
k=1

x(dk)wik(θi)| (4.12)

wik(θi) = exp(−j
2π

λ
dk sin θi), (4.13)

(i = 1, 2, ..., M, k = 1, 2, ..., M)

ところで，瞬時電力（振幅）から求められるビームフォーマスペクトラムは受信信号ベク

トルXとモードベクトル a(θ)を使って表すと，

P ′
BF (θ) = |a(θ)HX| (4.14)

= |
M∑

k=1

ak(θ)x(dk)| (4.15)

である．式 (4.13)と式 (4.15)を比較すると，ビームフォーマ法では空間周波数のスペクト

ラムを求めることと同じような演算をしていることがわかる．ただし，ビームフォーマ法

ではモードベクトル a(θ)によってスペクトラムを計算する等間隔の刻み幅が決定され，そ

れを十分狭い刻み幅とすることでなめらかなスペクトラムが得られるのに対し，離散フー

リエ変換では，M素子アレーならば P ′
DFTはM点しか得られない．よってなめらかなスペ

クトラムを得るためにはXに 0を補間する必要がある．離散フーリエ変換を行う対象を受

信信号の相関行列Rxxにすれば平均電力，受信信号ベクトルX(t)にすれば瞬時電力の角度

スペクトラムが得られる．以上の対応関係を図 4.5, 図 4.6にまとめた．

このようにビームフォーマ法は，受信信号の離散フーリエ変換処理で置き換えることが

できるため実装が容易であり，また高速処理が可能である．指向性合成したビームフォー

マ法を行う場合は，節の始めで述べたように，受信信号に振幅係数をかける（またはビッ

トシフトのみで振幅制御する）という処理をした後に，FFT処理を行えばよい．
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4.3 指向性合成したビームフォーマ法の評価

ここでは指向性を合成して方向走査を行う手法の評価を行う．比較する対象は，通常の

一様励振指向性によるビームフォーマ法（BF法），ドルフチェビシェフ・ビームフォーマ

法（DC-BF法），そしてビットシフトのみで指向性合成を行い方向サーチを行う手法（Bit

Shift-Beamformerの意味で BS-BF法と略記）の 3つである．これらの手法は全て固有値展

開を用いないビームフォーマ法を基本としているため，角度広がりの有無にはあまり影響

を受けない．よってここではより現実的な環境として，角度広がりのある場合のみについ

て検討を行う．3つの手法の波数推定成功率や到来方向推定精度を比較し，指向性合成を

行うことによる効果についての考察を行う．なお，角度広がりパラメータの設定は本章で

は共通とし，散乱波数を 30波，角度広がり正規分布の標準偏差 σを 3[deg]とする．

4.3.1 波数推定成功率の比較

はじめに各手法の波数推定精度について考察する．比較を行う前に，まずは各手法の閾値

を設定する．通常のビームフォーマ法については，2.2節で考察したように閾値を約-10dB

以下に設定したあたりから誤りが増加した．DC-BF法と BS-BF法についても同様に閾値

の設定を行うため，閾値を変化させて，閾値をどの程度に設定すれば正しい波数推定が行

えるのかを調べる．到来する波 10～20dBの間にランダムに設定し，到来角度もそれぞれ

ランダム（最近接角度は 26[deg]）に設定し，1波から 4波まで到来波群数を変化させた場

合を考える．このときそれぞれの手法における閾値と推定された波（群）数の関係を図 4.7,

図 4.8に示す．これより，どちらの手法においても約-15dB～-20dBの範囲において正しい

波数が得られており，一様励振指向性を用いた通常のビームフォーマ法と比較して，閾値

の設定範囲に余裕があることがわかる．この結果を受けて，DC-BF法と BS-BF法の閾値

は通常のビームフォーマ法よりも 5dBダイナミックレンジを広くとり，-15dBと決定する

（表 4.1）．

表 4.1 : 閾値の設定

Algorithm Weight Threshold[dB]

Beamformer Uniform -10

DC-Beamformer Chebyshev -15

BS-Beamformer 2N only -15
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図 4.7 : 閾値と推定される波数の関係（DC-BF法・角度広がりのある場合）
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図 4.8 : 閾値と推定される波数の関係（BS-BF法・角度広がりのある場合）
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閾値を表 4.1のように設定した上で，波（群）数推定の成功率を比較する．表 4.2に示し

た 4つのケースについてそれぞれ BF法，DC-BF法，BS-BF法による波数推定を行い，そ

の成功率を図 4.9に示した．4つのケースは全て角度広がりのある場合で，ケース１から３

までは第 3章で用いた表 3.1と同じである．ケース４については，到来波の電力がこれま

でよりも 5dB広くした 5dBから 20dBの範囲内でランダムに分布する場合である．

図 4.9より，到来する波数が少ない場合についてはほぼ DC-BF法や BS-BF法の成功率

が BF法の成功率を上回っている．特にケース 4のように到来波の電力分布が広い場合，閾

値を-10dBに設定している BF法では電力の小さい波は検出できない，または誤って擬似

ピークが検出されるということが起きる．しかし，指向性合成した 2手法では擬似ピーク

を検出する確率が小さくなっており，レンジが広い分弱い波も検出できる．その結果成功

率が BF法よりも良い．中でも最も結果が良いのはDC-BF法で，BS-BF法はそれと比較し

てやや劣るが BF法よりも結果が良い．しかし波数が 4波の場合については BS-BF法は結

果が悪い．これはビーム幅が 3手法の中で最も大きいため分解できないことが原因である．

しかしこの問題は素子数を多くすることである程度解決できるため，DC-BF法，BS-BF法

のように指向性合成によりサイドローブレベルを下げたことによって波数推定成功率を上

げることができると言える．

表 4.2 : 到来波の設定３

SNR 最近接角度

ケース１ 10～20dB 26[deg]

ケース２ 10～20dB 13[deg]

ケース３ 0～10dB 26[deg]

ケース４※ 5～20dB 26[deg]

　　　

※ケース４は表 3.1のケース４とは異なる．

4.3.2 到来方向推定精度の比較

ここでは BF法，DC-BF法，BS-BF法の到来方向精度の比較を行う．これまで同様，到

来方向推定精度として角度広がりの中心角からのずれのRMSE値（式 (3.7)）によって評価

を行う．まずは各手法によって計算されたスペクトラムの比較を行う．一例として，SNR
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図 4.9 : 角度広がりがある場合の波数推定成功率
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が 10dB, 15dB, 20dB, DOAが-20, 10, 40[deg]の 3波が入射する場合の各手法から得られた

ビームフォーマスペクトラムを図 4.10に，そのとき閾値を超えるピークのみを抜き出した

ものを図 4.11に示す．3つの角度スペクトラムを比較すると，最も鋭くピークを形成して

いるのはビーム幅が最も細いBF法である．しかし，その閾値を超えるピークは全部で 4つ

あり，一つは擬似ピークが閾値を超えたものであることがわかる．一方，サイドローブレ

ベルを抑圧したDC-BF法および BS-BF法のスペクトラムはピークは鋭くないものの，到

来方向以外のピークはかなり小さいレベルまで落ちている．

図 4.11より，到来方向および電力が正しく推定できているのは DC-BF法，BS-BF法で

あり（電力は最大の波を基準としているので-10dB, 0dB, -5dBが真値），BF法では角度も

電力もやや真値からずれている．これは一様励振指向性にはメインビームとレベル差が十

分でないサイドローブが存在することによって，到来方向以外の電力がかなり重ね合わさ

れてしまうためである．

次に，スペクトラムで視覚的に評価するだけでなく定量的に評価をするため，第 3章の

式 (3.7)で定義した角度広がり中心からのずれの RMSE値 eASを求める．表 4.2で示した

場合分けのうち，ケース１について各波群に対する RMSEを求めた結果を図 4.12に示す．

各ケースにつき試行は 100回ずつ行うこととする．図 4.12(a)の最も強い波について 3手法

を比較すると，波群数が 4の場合については BS-BF法が最も悪い結果となっているが，波

群数 3波までは提案手法の DC-BF法と BS-BF法がともに，BF法より精度が良いことが

わかる．続いて図 4.12(a),(b),(c)を比較すると，弱い波になるにつれ BF法は誤差がかなり

増加している．一方，提案した 2手法は弱い波群についてもあまり誤差が大きくなってい

ないことから，複数の波を精度良く推定するという点で BF法よりも優れていると言える．

引き続きケース２～ケース４までについても同様にして eASを求めた結果を，図 4.13に

示す．これらについては 2番目に強い波群までの結果を示す．どのケースにおいても，最

も強い波群についての誤差は 3つの手法であまり大きな違いはない．到来波の間隔が狭い

ケース２については，最も強い波群も 2番目の波群も到来波の数が 4になると BS-BF法の

誤差が BF法を超えてしまうが，到来波数が 3以下の場合については BF法の誤差が最も大

きくなっている．

これらのシミュレーション結果から，素子受信信号に振幅係数をかける（重み付けをす

る）ことにより指向性合成を行った上で方向サーチを行う 2つの提案手法は通常のビーム

フォーマ法よりも到来方向推定精度が良いということが確認できた．
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図 4.10 : 角度広がりのある場合（角度スペクトラム）
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図 4.11 : 角度広がりのある場合（電力推定結果）
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(a)最も強い波群についての推定誤差
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図 4.12 : 到来方向推定誤差の比較（ケース１）

(δθmin:26[deg], SNR:10～20dB)
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(a)ケース２ (δθmin:13[deg], SNR:10～20dB)
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(b)ケース２ (δθmin:13[deg], SNR:10～20dB)
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(c)ケース３ (δθmin:26[deg], SNR:0～10dB)
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(d)ケース３ (δθmin:26[deg], SNR:0～10dB)
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(e)ケース４ (δθmin:26[deg], SNR:5～10dB)
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(f)ケース４ (δθmin:26[deg], SNR:5～20dB)

図 4.13 : 到来方向推定精度の比較 (BF法，DC-BF法，BS-BF法)
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4.3.3 MUSIC法を用いる手法との比較

ここでは，第 2章及び第 3章において提案したビームフォーマ法によって波（群）数推

定を行い，その結果を用いてMUSIC法による到来方向推定を行なう手法と，本章で検証

してきた指向性合成したビームフォーマ法の比較という視点で結果の考察を行う．表 4.2の

ケース１において，BF法，DC-BF法，BS-BF法，そして BF法による波数推定をした結

果を用いたMUSIC法，という 4つの手法で到来方向推定を行った結果を図 4.14に示す．図

4.14より，指向性合成したDC-BF法と BS-BF法は通常のビームフォーマ法と比べて推定

精度が向上していることが確認できる．MUSIC法を用いる手法も含めて比較を行うと，ほ

とんどの場合においてチェビシェフ指向性やビットシフトで指向性合成したビームフォー

マ法の結果よりも，BF法+MUSIC法の精度が良いことがわかる．しかしながら，MUSIC

法を用いないビームフォーマ系は，演算処理としてはほぼ FFTしか必要としないため，計

算量も加味すれば妥当な精度が得られていると言える．どのアルゴリズムが最も良いかは，

求める精度や高速性によって異なる．到来方向推定アルゴリズムを実装する際には，目的

や使用する環境などによりシステムに適切なアルゴリズムを選ぶことが重要である．
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(b)2番目に強い波群についての推定誤差

3 4

Beamformer
DC-Beamformer
BS-Beamformer
BF+MUSIC

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

5

R
M

S
E

 [
d

eg
]

Number of Clusters

(c)3番目に強い波群についての推定誤差

図 4.14 : 到来方向推定誤差の比較（ケース１: δθmin:26[deg], SNR:10～20dB）
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第 5章

結論

　本論文では，マルチパス環境下において伝搬構造を把握することを目的として，電波

の到来方向推定アルゴリズムの開発を行った．まず超分解能と言われ非常によく用いられ

る手法であるMUSIC法が波数の推定を予め行なう必要があることから，マルチパス環境

下においても正しく波数を推定できる手法の検討を行った．到来方向推定アルゴリズムと

して知られるビームフォーマ法が環境に対して比較的ロバストであることに注目し，ビー

ムフォーマ法のピーク数を数える手法を考案した．そして従来法である固有値分解に基づ

くMDL法との比較を行い，特に角度広がりのある場合において提案手法が有効であると

いう結果を得た．

次に，ビームフォーマ法自体の改良法を検討した．通常のビームフォーマ法では一様励

振アレーのメインローブによって方向サーチを行うため，比較的レベルの高いサイドロー

ブの存在によって本来の到来方向以外にレベルの高いピークが現れ，到来方向推定の誤り

が起きることがわかった．そこでアレー各素子ごとの励振方法を一様ではなく分布をもた

せることによって指向性を合成し，到来方向及び波数の推定精度を改善することを考えた．

検討したのはドルフチェビシェフ・ビームフォーマ法と，2N（Nは自然数）のみを係数に

用いて指向性合成を行う方法である．前者はチェビシェフの多項式に起因する振幅係数を

用いてサイドローブレベルを任意の一定値に抑圧する方法で，後者は FPGAでの実装を背

景にビットシフトのみで重み付けをしてサイドローブレベルを抑圧した指向性を合成する

方法である．これらの指向性合成を行い，それによるビーム走査を行ったところ，通常の

一様励振指向性を用いるビームフォーマ法よりも到来方向推定精度及び波数推定の成功率

を上げることができた．また，その傾向は特に電力の弱い波について顕著であった．

最終的に提案した 3手法（ビームフォーマ法による波数推定+MUSIC法，ドルフチェビ

シェフ・ビームフォーマ法，ビットシフト・ビームフォーマ法）を角度広がり環境で比較
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したところ，ビームフォーマ法による波数推定+MUSIC法の精度が最も良いことがわかっ

た．しかしながら，MUSIC法を用いない 2手法も計算量が少ない割に良い精度が得られて

おり，十分有用な手法であるということが確認できた．

63



謝辞

　本研究を進めるにあたり，熱心に御指導下さった新井宏之教授に深く感謝致します．ま

た，研究に関する知識および的確なアドバイスを下さった市毛弘一助教授ならびに D2の

井上祐樹氏に深く感謝致します．

最後に研究生活を共に過ごした新井研究室の皆様に深く感謝致します．

64



発表文献

［1］松崎枝里子, 新井宏之, “マルチパス環境下の到来方向推定精度への振幅制限の影響, ”

信学総大, B-1-22, 2003年 3月.

［2］松崎枝里子, 新井宏之, “マルチパス環境におけるBeamformer法を用いた波数及び到

来方向の推定, ” 信学ソ大, B-1-119, 2003年 9月.

［3］松崎枝里子, 新井宏之, “マルチパス環境におけるビームフォーマ法を用いた波数及び

到来方向の推定, ” 信学総大, B-1-237, 2004年 3月. (発表予定)

65



参考文献

[1] 進士 昌明編, 安達文幸 [ほか]共著, “移動通信, ” 丸善株式会社. 1989.

[2] 唐沢 好男, “ディジタル移動通信の電波伝搬基礎, ” コロナ社. 2003.

[3] 表英毅, 藤井 輝也, “移動体通信における時間・空間パスモデルに関する位置考察（そ

の５）, ” 信学技報, AP2001-217, pp. 49-55, Mar. 2002.

[4] W. F. Gabriel, “Adaptive Processing Array System, ” Proc. IEEE, vol. 80, No. 1,

pp. 152-162, Jan. 1992.

[5] H. Krim and M. Viberg, “Two decades of array signal processing research,” IEEE

Signal Process. Mag., vol. 13, No.4, pp.67-94, July 1996.

[6] 相原 佑吉, 戸田 健, 神尾 享秀, 高田 潤一, “マルチパスフェージング環境における基

地局用スマートアンテナの干渉除去効果の素子間隔依存性 ―電波暗室での実験的検

証―, ” 信学技報, AP2001-70, pp. 43-50, Aug. 2001.

[7] 鷹取 泰司, 長 敬三, “フィードバック情報を削減可能な SDMA指向性制御法, ” 信学

技報, AP2003-142, pp. 55-59, Sept. 2003.

[8] 菊間 信良, “アレーアンテナによる適応信号処理, ” 科学技術出版, 1998.

[9] 新井 宏之, “DOA推定にもとづくDBFアンテナの実装に関しての検討, ” 信学技報,

AP2003-141, pp.49-54, Sept. 2003.

[10] 山田 健一, 辻 宏之, “周辺散乱モデルを利用したアレーアンテナビーム形成法, ” 信

学技報, AP2000-213, pp. 85-90, Mar. 2001.

[11] 北原 美奈子, 小川 恭孝, 大鐘 武雄, “多ユーザ環境におけるDS-CDMAシステムの下

り回線用アダプティブアレーアンテナ,” 信学技報, AP99-196, pp. 1-8, Feb. 2000.

66



[12] 小林 陽治, 菊間 信良, 稲垣 直樹, “CDMA/FDD通信における送信用アダプティブア

レーの素子間相互結合の一検討, ” 信学技報, AP2002-100, pp. 53-57, Oct. 2002.

[13] 辻 宏之, “CD series No.4, MATLABプログラム事例解説� アレーアンテナ”, 株式

会社トリケップス, 2001.

[14] 後藤 尚久, 新井 宏之 共著, “電波工学”, 昭晃堂. 1992.

[15] 阪口 啓, 高田 潤一, 荒木 純道, “ESPRIT法を用いた多重波パラメータの推定法, ” 信

学技報, AP1997-151, pp. 23-30, Dec. 1997.

[16] 新井 宏之 著, “新アンテナ工学”, 総合電子出版社. 1996.

[17] 濱村昌則, 太刀川信一, “車速感応型適応アンテナ, ”電子情報通信学会論文誌A, Vol.

J84-A, No. 7, pp.959-968, July 2001.

[18] 新井 隆宏, 原 六蔵, 山田 寛喜, 山口 芳雄, “SRAのためのアンテナアレー校正法, ”

信学技報, AP2002-28, pp.39-44, May 2002.

[19] 宇佐美 星治, 菊間 信良, 稲垣 直樹, “Unitary ESPRITによる角度広がりをもつ到来

波の角度分解, ” 信学技報, AP2000-134, pp.51-58, Oct. 2000.

[20] 今井 哲朗, 森 慎一, “広帯域移動伝搬における時空間パス生成モデルの提案, ” 信学

技報, AP2002-10, pp. 55-60, Apr. 2002.

[21] J. Jeong, K. Sakaguchi, K. Araki and J. Takada, “Generalization of MUSIC Us-

ing Extended Array Mode Vector for Joint Estimation of Instantaneous DOA and

Angular Spread, ” IEICE Trans. Commun., vol. E84-B, No.7, July 2001.

[22] Y. Miura, Y. Oda, K. Tsunekawa and Masaharu Hata, “New Angular Profile Model

for Urban Mobile Propagation Channels, ” Proceedings of ISAP2000, Fukuoka,

Japan.

[23] R. B. Ertel, Paulo Cardieri, K. W. Sowerby, T. S. Rappaport and J. H. Reed,

“Overview of Spatial Channel Models for Antenna Array Communication Systems,”

Personal Communications, IEEE, vol. 5, No. 1, pp.10-22, Feb. 1998.

[24] D. Astely and B. Ottersten, “The Effects of Local Scattering on Direction of Arrival

Estimation with MUSIC, ” IEEE Trans. on Signal Processing, vol. 47, No. 12, pp.

3230-3234, Dec. 1999.

67



[25] C. L. Dolph, “A Current Distribution for Broadside Arrays Which Optimazes the

Relationship Between Beam Width and Side-Lobe Level, ” Proc. I.R.E., Vol. 34,

pp.335-348, June 1946.

[26] G. J. Van Der Maas, “A Simplified Calculation for Dolph-Tchebycheff Arrays,” Jour-

nal of Applied Physics, vol. 25, No. 1, Jan. 1954.

[27] D. Barbiere, “A Method for Calculating the Current Distribution of Tschebycheff

Arrays, ” Proc. I.R.E., vol. 40, pp.78-82, Jan. 1952.

68



付録 A

空間平均法

ここでは，受信信号の相関行列Rxxに施す空間平均法について補足説明を行う．第 1章で

MUSIC法の原理を述べた際に触れたが，相関性干渉波がアレーに入射する場合相関行列の

ランクが正しい値を示さず，固有値展開を用いる手法では正しく到来方向推定を行うこと

ができない．そこでその対処法として，空間平均法がある．空間平均法の基本原理は，相関

のある波の位相関係は受信位置で異なるので，受信点を適当に平行移動させて相関行列を

求めればその平均効果により相互相関値が低下するというものである．通常は，物理的にア

レーアンテナを動かすことはせず，全体のアレーアンテナから同じ配列を持つサブアレー

を複数個取り出し，それらからの相関行列を平均する方法をとる．本論文では，Forward-

Backward(F/B)空間平均法を用いた．まず，全アレー (M素子)の入力ベクトルのうち，N

素子からなる第 nサブアレー (K)素子の入力ベクトルXn(t)を取り出し，第 n部分相関行

列を求める．

X = [xn(t), xn+1(t), · · · , xn+K−1(t)]
T (n = 1, 2, ..., N) (A.1)

Rn
xx = E[Xn(t)SH

n (t)] (n = 1, 2, ..., N) (A.2)

ここで各部分相関行列に一様重み付けを行うことにより空間平均後の相関行列 R̄xxが得ら

れる．これを一様空間平均法という．

R̄xx =
N∑

n=1

1

N
Rn

xx (A.3)

= E[Xn(t)XH
n (t)] (n = 1, 2, ..., N) (A.4)

次に，一様空間平均にもうひと工夫加えた F/B空間平均法について説明する．M素子の全

アレーの入力ベクトルをX(t)とすると，その複素共役を取り成分を逆順に並べたベクトル
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(Backwardベクトル）は，次のように表すことができる．

Xb(t) = [x∗
M(t), x∗

M−1(t), · · · , x∗
1(t)]

T = JX∗(t) (A.5)

J =




0 · · · 0 1

0 · · · 1 0
...

...
...

1 · · · 0 0




(A.6)

行列 J を用いて並べ替えた Backwardベクトルと，もとの相関行列Rf
xx = Rxx を用いて，

新たな相関行列Rfb
xxを次のように定義する．

Rfb
xx =

Rf
xx + Rb

xx

2
(A.7)

これに対して先に述べた一様空間平均を施す手法を，Forward-Backward(F/B)空間平均法

という．
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付録 B

MUSIC適用条件と過剰推定の理論

相関行列Rxxの固有ベクトル，固有値に基づくMUSIC法では，1.2.2節でも述べたよう

に全アレー素子数M－到来波数L個の固有ベクトルを用いてスペクトラムを計算する．固

有ベクトルは対応する固有値が式 (1.14)のように雑音固有値と等しいものと，雑音固有値

よりも大きいものに分ける．よって内部雑音に等しい最小固有値を少なくとも 1個は確保

しなければ成り立たない．これよりアレーの全素子数について，以下の条件を満たすこと

が必要である．これをMUSIC適用条件を呼ぶ．

M ≥ L + 1 (B.1)

また，相関を抑圧するために空間平均を相関行列Rxxに施している場合は，サブアレー素

子数をKとすると空間平均後の相関行列がK ×K の行列となっているため，上記MUSIC

適用条件はK ≥ L + 1と置き換えられる．

このMUSIC適用条件より，アレー素子数（空間平均時はサブアレー素子数）に対して

推定可能な波数 Lmax = M − 1もりくはK − 1が決まる．ところで波数が過剰に推定され

た状態で到来方向推定を行なうと，ピーク数は本来の到来波数より多くなるものの，その

電力を推定すると擬似ピークの電力は真の到来方向ピークに対して非常に小さくなること

がわかっている [15]．このことを利用して，はじめから波数推定は行わずに固定の過剰波

数を与えて到来方向推定を行うという方針が，過剰推定の理論である．過剰推定の理論に

則る場合，波数推定をすることなく波数は Lmaxに固定してMUSIC法による到来方向推定

を行う．そして得られた到来方向それぞれについて電力推定を行う．この方法は比較的複

雑でない伝搬環境においては有効だが，複雑なマルチパス環境においては波数が確定的で

ないため擬似ピークが多数検出され，真の到来方向の推定が難しくなる．
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