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要約
移動体通信においてはマルチパスによる複雑な伝搬環境を把握するために電波の到来方向

など伝搬環境の諸パラメータを推定することが必要とされており，MUSIC(MUltiple SIgnal

Classification)法や ESPRIT(Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance

Techniques)法などの超分解能と呼ばれる推定アルゴリズムが注目されている．これらの手

法を用いたDOA(Direction Of Arrival)推定システムの構築が望まれており，リアルタイム

なシステムの動作を実現するためには高速でかつ正確な DOA推定を行う必要がある．

DOA推定のためのマルチチャネル受信機は受信信号の正確な振幅，位相情報を持つこと

が必要とされるが，一般的な受信機には各チャネルにマルチパスによる受信電力の変動を

一定とするための振幅制限回路が含まれている．この振幅制限により受信信号が変化して

しまうため DOA推定精度が劣化するという問題がある．これを防ぐためにはそれぞれの

受信チャネルにおいて AGC(Automatic Gain Control)の利得情報を持たなければならず，

受信機の構成が複雑になる．主な振幅制限法としては各チャネル独立に振幅制限を行う方

法と，各チャネル共通の振幅増幅率を用いて制限を行う方法が挙げられる．各チャネル独

立に制限を行う場合には，リミッタやAGCなどが使用され，各チャネルの振幅増幅率は全

て異なる．一方，各チャネル共通の振幅増幅率を用いる場合には，AGCやコンプレッサが

使用される．

本論文では，DOA推定システムにおいて最適な振幅制限方法をシミュレーションにより

評価を行い，各素子共通の振幅増幅率を用いて振幅制限を行う共通AGCシステムとする必

要があることを示した．シミュレーションでは，各チャネル独立に AGCを動作させた場合

には到来波４波群の推定誤差は 5bitで 13.7 deg.と非常に大きなものとなったが，共通AGC

では推定誤差は 5bitで 1.06 degと推定精度の劣化を抑えることができた．また，受信機の

AGC，ADCのダイナミックレンジを削減することでADC(Analog to Digital Converter)の

ビット数を削減し信号処理の付加を軽減できるので，高速で低コストなシステムを実現で

きる．そこでダイナミックレンジの削減が DOA推定精度に及ぼす影響について明らかにす

るために，AGC－ADCのダイナミックレンジとDOA推定精度の関係についてシミュレー

ションを行い，受信機に必要なダイナミックレンジは 5bit以上であるという結果を得た．
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第 1章

序論

1.1 研究背景

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]．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．この問題を解決するために

干渉波や遅延波を抑圧するアダプティブアレーアンテナが提案され，盛んに研究がなされ

ている [3][4]．また，マルチパスによる複雑な伝搬環境を把握するために電波の到来方向，

到来波数，到来波の電力など伝搬環境の諸パラメータを推定することが必要とされている．

特に到来方向は重要なパラメータであることから到来方向推定アルゴリズムの研究が盛ん

に行われており，MUSIC法 [5]や ESPRIT法 [6]などの超分解能と呼ばれる手法が注目さ

れている．これらの手法を用いた到来方向推定システムの構築が望まれており，リアルタ

イムなシステムの動作を実現するためには高速でかつ正確な到来方向推定 (DOA:Direction

of Arrival)を行う必要がある．
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図 1.1 : マルチパス

1.2 到来方向推定システム

1.2.1 マルチチャネル受信機

DOA推定のためのマルチチャネル受信機は，正しい到来方向を得るために受信信号の正

確な振幅，位相情報を持つことが必要とされる．しかし図 1.2に示すような一般的な受信

機には，各チャネルにマルチパスによる受信電力の変動を一定とするための振幅制限回路

が含まれている [7][8]．図 1.3にマルチパスによるアレー受信電力の変動を示す．この振幅

制限により受信信号が変化してしまうためDOA推定精度が劣化するという問題がある [9]．

これを防ぐためにはそれぞれの受信チャネルにおいて AGC(Automatic Gain Control)の利

得情報を持ち，量子化後の信号処理で利得を元に戻してやらなければならず，受信機の構

成が複雑になる．

振幅制限を行う際に使用されている主な方法としては，図 1.4のように各チャネル独立に

振幅制限を行う方法と，図 1.5のように各チャネル共通の振幅増幅率を用いて制限を行う方

法が挙げられる．各チャネル独立に制限を行う場合には，振幅制限回路としてリミッタや

AGCなどが使用され，各チャネルにおける振幅増幅率は全て異なる．一方，各チャネル共

通の振幅増幅率を用いる場合には，振幅制限回路として AGCやコンプレッサが使用され，

最大のダイナミックレンジを持つチャネルを基準として振幅増幅率が決定される．このと

きの各チャネルのゲインは全て同一である．このようなシステムは共通AGCと呼ばれる．
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図 1.2 : 一般的なマルチチャネル受信機
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図 1.3 : アレー受信電力の変動
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図 1.4 : 各チャネル独立に振幅制限を行うシステム
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図 1.5 : 各チャネル共通に振幅制限を行うシステム
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1.2.2 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行う場合，信号を行列やベクトルで扱うと非常に簡易

に表現でき便利である．ここでは図 1.6に示すような等間隔リニアアレーアンテナのモデ

ルを使って説明する [10][11]．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 1.6は間隔 dで並ぶM 素子のアレーアンテナに，到来角 θlの

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) = [exp(−j
2π

λ
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 [10]．

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

= ASAH + σ2I (1.5)

S = E[F (t)FH(t)] (1.6)

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．
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図 1.6 : 等間隔リニアアレーアンテナのモデル

1.2.3 到来方向推定アルゴリズム

アレーアンテナを用いた到来方向推定アルゴリズムには，様々なアルゴリズムが提案さ

れている．ここでは，最も計算負荷が小さいビームフォーマ法と，超分解能と呼ばれ非常

によく知られているMUSIC法，ESPRIT法の原理について簡単に説明する．

(a)ビームフォーマ法

ビームフォーマ法はもっとも基本的な手法で，図 1.7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) = [exp(−j
2π

λ
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)
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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) =
Pont

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．(0, 30)deg.方向から電波が到来

したときのビームフォーマスペクトラムを図 1.7に示した．図 1.7からもわかるようにビー

ムフォーマ法は分解能がビーム幅に大きく依存する，つまりアレー素子数に大きく依存す

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という欠点が

あり，正確な到来方向を得るためには素子数の多いアレーアンテナを用いる必要がある．
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図 1.7 : ビームフォーマスペクトル
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(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．節 1.2.2で述べたように，受信信号の相関

行列Rxxは式 (2.2)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)

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．ここで式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 ≡ [vp+1, · · · , vM ] (1.17)

8



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

ドベクトルのうち，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)V̂u
ˆV H
u a(θ)

(1.19)

ˆ は推定値の意味

(0, 30)deg.方向から電波が到来したときのMUSICスペクトラムを図 1.8に示した．ビーム

フォーマスペクトラムに較べてピークが鋭く，分解能が大きいことが確認できる．本論文

では，MUSIC法を使用して到来方向推定を行う．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．
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図 1.8 : MUSICスペクトラム

(c) ESPRIT法

ESPRIT(Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariarance Techniques)法は

MUSIC法と同様に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MUSIC

法と共に超分解能としてよく知られており，サブアレーアンテナ間の回転不変式の関係に

基づき到来方向を求めるものである．以下に ESPRIT法の原理について簡単に説明する．

図 1.9のように，リニアアレーアンテナにおいて隣り合った 2つのサブアレーアンテナ

を考える場合，その 2つのサブアレーの関係は式 (1.20)，式 (1.21)のように表すことがで

きる．

x1(n) = As(n) + u1(n) (1.20)

x2(n) = AsB(n) + u2(n) (1.21)

このとき，これらの自己相関および相互相関は以下のように与えられる．

Rx1x1 = E{x1(n)x1(n)H} = ARuA
H + σ2I (1.22)

Rx1x2 = E{x1(n)x2(n)H} = ARuB
HAH + σ2J1 (1.23)

J1 =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 0 0 0

1 0 0 0

0
. . . 0 0

0 0 1 0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦
　 (1.24)
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信号源に相関がない場合，式 (1.22)と式 (1.23)の雑音分散の項を取り除くと

Cx1x1 = Rx1x1 − σ2I = ARuA
H

Cx1x2 = Rx1x2 − σ2J1 = ARuB
HAH (1.25)

となり，以下の式が導かれる．

Cx1x1 − γCx1x2 = ARu(Ik − γBH)AH (1.26)

行列AとRuはランクKであるため，上記ペンシル行列の固有値は式 (1.27)で与えられる

式の根と等しくなる．

|Ik − γBH | = 0 (1.27)

リニアアレーの場合にはB = diag(e−jπ sin θ1 , . . . , e−jπ sin θK )となるため，固有値との関係は

式 (1.28)となり，固有値を求めることにより到来方向が推定できる．

γk = (B)kk = e−jπ sin θk , k = 1, . . . , K (1.28)

この原理をもとに TLS-ESPRITと呼ばれる手法が提案されている [10][11]．

2# M#1# M0#

x1(n)

x2(n)

図 1.9 : サブアレーの配置
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1.3 研究目的

マルチチャネル受信機における振幅制限法は，1.2.1で示したように各チャネル独立に行

う方法と，各チャネル共通で行う方法とが挙げられる．本論文では，到来方向推定システム

における最適な振幅制限法をコンピュータシミュレーションにより推定精度と回路構成の

観点により評価する．本論文では，より正確な DOA推定を行うため，高分解能のMUSIC

法，ESPRIT法などの固有値分解に基づいたアルゴリズムを採用する．これらのアルゴリ

ズムは相関行列の固有値分解を行うため，計算付加が大きくなってしまうという欠点があ

るが，受信機のAGC，ADC(Analog to Digital Converter)のダイナミックレンジを対応さ

せて削減することで ADCのビット数を削減し，信号処理の負荷を軽減することができる．

そのため，高速かつ低コストなシステムを構築が可能となる．しかし，ダイナミックレン

ジの削減が DOA推定精度に及ぼす影響については未だ明らかにされていない．そこで本論

文では，AGC，ADCのダイナミックレンジと DOA推定精度の関係について検討を行い，

受信機に必要なダイナミックレンジを明らかにする．

本論文で取り扱う振幅制限方法は，図 1.4のような各素子独立に振幅制限を行うシステ

ムにおいて振幅制限回路としてリミッタと AGCを用いた場合（図 1.10，図 1.11）と，図

1.5のような共通AGCにおいてAGCとリミッタを用いた場合（図 1.12，図 1.13）とする．

図 1.10は各チャネルにリミッタを用いた場合を示しており，各チャネルにおいて受信信号

の振幅がダイナミックレンジ DRを越えたときに振幅をカットするように働く．図 1.11は

各チャネルにAGCを使用した場合で，各チャネルの振幅がダイナミックレンジDRとなる

ようなゲインを用い手振幅制限を行う．このときの各チャネルの受信信号のダイナミック

レンジが異なるため，AGCのゲインも異なる値となる．次に，図 1.11は共通AGCとして

AGCを適用する場合で，最大のダイナミックレンジを持つチャネルの振幅がダイナミック

レンジ DRとなるようにゲインを決定し，全てのチャネルで同一のゲインを使用して振幅

を制限する．最後に図 1.13は共通AGCとして AGCの代わりにコンプレッサを適用する．

これらの振幅制限方法について検討を行っていくものとする．

12



0 0 0

Limiter

Cut

Cut

Cut

Cut

Cut

0 0 0

Limiter

0 0 0

Limiter

図 1.10 : 各チャネル独立に振幅制限を行うシステム（リミッタ）

0 0 0

0 0 0

0 0 0

図 1.11 : 各チャネル独立に振幅制限を行うシステム（AGC）
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0 0 0

0 0 0

0 0 0

図 1.12 : 共通AGC（AGC）

0 0 0

0 0 0

0 0 0

Compressor

Compressor

Compressor

図 1.13 : 共通AGC（コンプレッサ）
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第 2章

DOA推定精度への振幅制限の影響

2.1 MUSIC法における推定精度の劣化

はじめに，MUSIC法を用い手到来方向を推定する際に振幅制限によるアレー受信信号情

報の変化が DOA推定精度に及ぼす影響について簡単に説明する．

各素子の振幅増幅率を g1, g2,…, gMとするとき，図 2.1のように各チャネル独立に振幅制

限を行った後のアレー受信信号 Y (t)は，式 (2.1)のように表される．

Y (t) = GX(t) (2.1)

G = diag{g1, g2, . . . , gM}

ここで，Mはアレー素子数，X(t)はアレー受信信号である．アレー受信信号の相関行列

Rxxは，式 (2.2)で計算されるので，振幅制限後の信号の相関行列Ryyは式 (2.3)のように

表される．

Rxx = E[XXH ] (2.2)

Ryy = E[Y Y H ]

= E[(GX)(GX)H ]

= E[GXXHGH ]

= GRxxG
H (2.3)

式 (2.3)の行列は式 (2.2)の相関行列と相似でないため，固有値，固有ベクトルが異なるも

のとなる．1.2.3で示したように，MUSIC法は相関行列の雑音部分空間における固有ベク

トルとモードベクトルが直交することを利用して DOAを推定するため，振幅制限後の固
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有ベクトルが受信信号の相関行列と異なるものとなるこの場合には DOA推定が不可能と

なる．

M#2#1#

ADC ADC ADC

Lximiter,AGC Limiter,AGC Limiter,AGC

M#2#1#

ADC ADC ADC

DSP

g1 x(1) g2 x(2) gM x(M)

図 2.1 : 各チャネル独立に振幅制限を行う場合

2.2 シミュレーションモデル

2.2.1 マルチパスモデル

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を示す．序論で述べたように，陸上移動通信では建物などに

よる電波の反射，散乱によってマルチパスが生じる．そして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．これらを考慮したものが図 2.2に示

したマルチパスモデルである．

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 (2.4)のようになる [12]．
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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}

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

(2.4)

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，そして 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][2]．

v

l

1#2#M#

θ

l-th Wave

図 2.2 : マルチパスモデル
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次に図 2.3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もうまくいかず，さらに到来方向推定精度が劣化するという問題が

ある [13]．そこで角度広がりが存在する環境においても有効なDOA推定システムについて

検討を行うため，角度広がりを持つ波が到来してくるモデルを用いてシミュレーションを

行う．

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]．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

}
(2.5)

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，約 1～10[deg]程度であ

ることが報告されている [14]．

このような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おり，特に移動局

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がよく用いられて

いる [15]．本論文では，この角度広がりモデルを先述したマルチパスモデル（図 2.2）に加

えることにより到来波を生成する．到来波モデルを図 2.4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)は

式 (2.4)より，

Sil(t) = exp(jζil(t))
√

Pil exp j{2π[fc + fD sin θil]t + αil} (2.6)

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
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まり次式が成り立つとする．

ζ1l(t) = ζ2l(t) = · · · = ζNscl(t) (2.7)

α1l = α2l = · · · = αNscl (2.8)

次に，この Sil(t)を用いて 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

}
(2.9)

各波群の受信信号が式 (2.9)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)} (2.10)

nm(t)はm番目で観測される雑音信号である．

以上のような角度広がりを考慮した到来波モデルを用いて，到来方向推定を行う．例と

して，L = 4個の波群波が到来し各波群の散乱波数を 30としたとき，8素子のアレーアン

テナで受信を行った場合の，1チャンネルの受信信号電力をプロットしたものを図 2.5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．実線がチャンネル 1の受信電力，破線はレイリー分布曲線を示している．これより，ア

レー受信信号電力の累積確率分布はほぼレイリー分布となっており，図 2.4 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確認できる．

図 2.3 : 角度広がりの発生
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lθ

liθ

lθ∆
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lθ∆

liθ

:DOA of the l-th cluster

:DOA of the i-th wave

in the  l-th cluster

:Angular Spread

図 2.4 : 角度広がりを考慮したモデル
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図 2.5 : アレー受信信号の累積確立分布
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2.2.2 シミュレーション諸元

図 2.4に示したモデルを使用してシミュレーションを行う．シミュレーション諸元を表

2.1に示す．受信アンテナとして 8素子半波長間隔のリニアアレーアンテナを使用し，こ

のアンテナは一定の速度 40km/hで移動している．このときの最大ドップラー周波数は約

74Hzである．実際にアレーアンテナを用いてDOA推定や指向性制御を行う場合には，各

アレー素子のばらつきや変化による利得誤差や位相誤差の問題や，アンテナをアレー状に

配置することにより生じる素子間相互結合の誤差の問題が生じる [17]．これらの誤差が存

在する状況でMUSIC法を用いると到来方向推定精度は著しく劣化する．したがって，ア

レーに含まれている利得や位相および素子間相互結合などの誤差校正手法が重要となって

いる．本研究においても，アレーアンテナの素子間相互結合とアンテナ校正を考慮したシ

ミュレーションを行う．アレーアンテナの素子間相互結合は NEC2で計算し，文献 [18]の

方法でアンテナを校正する．到来波一波群中の散乱波数は 30波とし，角度広がりの標準偏

差 δθlは 3deg.とする．受信機の感度は-10dBmであると仮定し，アレー受信信号の平均電

力は-10dBmとする．このとき，受信アレーアンテナにおいて到来波自体が分布を持って

いるため，推定角度も分布を持っている形で得られわずかに誤差が生じるが，ここでは広

がりの中心角を真の到来方向として，中心からはずれたものは全て推定誤差として取り扱

う [16]．推定誤差は RMSEで評価を行い，式 (2.11)のように計算される．ここで，Nは試

行回数，θiは推定された到来方向，θ0は真の到来方向を表す．

RMSE =

√√√√( 1

N

N∑
i=1

|θi − θ0|2
)

[deg.] (2.11)
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表 2.1 : シミュレーション諸元

信号 QPSK信号

搬送波周波数 2GHz

シンボルレート 1MHz

サンプリングレート 5MHz

最大ドップラー周波数 74Hz

アレー形状 8素子半波長間隔リニアアレー

空間平均法 F/B法

(サブアレー素子数) (5)

スナップショット 100点

散乱波数 30波

角度広がりの標準偏差 3 deg.

到来方向 (-10, 15, 30) deg.

(-28, -10, 15, 30) deg.

平均 SNR 20 dB

平均受信電力 -10 dBm
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2.3 各チャネル独立に振幅制限するシステムにおける推定結果

図 1.4のように各チャネル独立に振幅を制限するときの到来方向推定精度をシミュレー

ションにより評価する．振幅制限回路としては，各チャネルにリミッタを適用する場合と，

各チャネルに AGCを適用する場合について計算を行う．リミッタ，ADCと ADCのダイ

ナミックレンジ DRを対応させ，ダイナミックレンジを削減することにより推定誤差に及

ぼす影響について検討する．リミッタ，AGCのダイナミックレンジと ADCの分解能は式

(2.12)のように対応させる．

DR = 20log10

(
2N − 1

A

)
[dB] (2.12)

ここで Nは ADCの分解能であり，Aはダイナミックレンジの基準となる値である．ノイ

ズレベルやバイナリ信号レベルを基準とすることが一般的であるが，本論文では変調後の

バイナリ信号 (QPSK信号)のレンジをダイナミックレンジの基準として計算を行う．

2.3.1 リミッタ

各チャネル独立にリミッタを適用し，ADCの入力レンジに合わせて受信信号の振幅を制

限をした場合のシミュレーション結果について示す．リミッタのダイナミックレンジ DR

と ADCの分解能は式 (2.12)のように対応させる．リミッタモデルを図 2.6に示す．アレー

受信信号のダイナミックレンジが DRよりも大きいとき，ADCの入力レンジからはみ出

る部分の振幅はリミッタによりカットされる．４波群が (-28, -10, 15, 30) deg.方向から入

射する場合，3波群が (-10, 15, 30) deg.方向から入射する場合について推定を行った．推

定結果を図 2.7図 2.8に示す．横軸をダイナミックレンジ (ADCのビット数)，縦軸を推定

誤差とした．横軸における∞は振幅制限と量子化をともに行わない場合の推定誤差を表す．

図 2.7において 8bit以上で誤差が非常に小さくなっているが，これはアレー受信信号のダ

イナミックレンジが 8bit以下で，リミッタが全く動作していないためである．リミッタが

動作している 7bitの平均RMSEは非常に大きく 11.4 deg.であり，ダイナミックレンジが

小さくなって振幅がカットされる幅が大きくなるほど推定誤差も増大している．4波到来

時も同様に，アレー受信信号のダイナミックレンジは 9bit以下であるため，9bit以上では

リミッタが動作せず推定誤差は小さいが，8bitでは平均 RMSEが 4.36 deg.と劣化し，さ

らにダイナミックレンジが小さくなるにつれて推定誤差が増大した．リミッタは通信用受

信機によく使用されているが，本モデルのように受信アレーアンテナが移動しているよう

な各チャンネルの受信電力の変動が大きい場合にはあまり向いていない．しかし，あまり
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受信電力の変動が少ない比較的静的な環境においては非常に有効な振幅制限方法である．

0 0 0

Limiter

Cut

Cut

Cut

Cut

Cut

図 2.6 : リミッタモデル
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図 2.7 : リミッタにより振幅制限行ったときの推定誤差 (3波到来時)
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図 2.8 : リミッタにより振幅制限行ったときの推定誤差 (4波到来時)

2.3.2 AGC

次に，各チャネル独立に AGCを適用して受信信号の振幅を制限した場合についてのシ

ミュレーションを行う．AGCのダイナミックレンジと，ADCの分解能はリミッタの場合

と同様に式 (2.12)のように対応させる．AGCモデルを図??に示す．受信信号が AGCに入

力され，DR dBに制限されてADCで量子化される．AGCのダイナミックレンジの補償は

±1 dBとし，ADCに入力する際に ADCのレンジを超えた場合には，リミッタによりカッ

トされる．AGCのゲインは一回の試行で一定であるとし，AGCのコントロール電圧は一

回前の試行の電力により決定される．４波群が (-28, -10, 15, 30) deg.方向から入射する場

合，3波群が (-10, 15, 30) deg.方向から入射する場合について推定を行った．推定結果を

図 2.10図 2.11に示す．各素子独立に AGCを動作させたときには，AGC後の信号の相関行

列はアレー受信信号の相関行列と相似でないためダイナミックレンジを十分に取っても正

しい DOAを得ることができず，5bitにおける平均RMSEが 15.7 deg.と非常に大きい．4

波到来の場合も同様にダイナミックレンジを十分に取っても非常に大きな推定誤差が生じ

た．AGCを使用して振幅を制限するような受信機においては，各素子独立に AGCを動作

させると受信信号情報が変化してしまい，DOA推定ができないことが確認された．このよ
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うに各素子で独立に振幅を制御するような場合には，AD変換後の信号に振幅増幅率を掛

け合わせる処理を行う必要がある．本研究では，できるだけ信号処理の負荷を軽減してシ

ステムを高速化するため，受信機のアナログ部分のみで振幅制限を行うことを前提として

いる．このため，各チャネルで AGCを独立に動作させる方法は使用できない．
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図 2.9 : AGCモデル
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図 2.10 : AGCにより振幅制限行ったときの推定誤差 (3波到来時)
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図 2.11 : AGCにより振幅制限行ったときの推定誤差 (4波到来時)
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第 3章

共通AGCシステムによる到来方向推定

3.1 共通AGCシステム

2章で説明したように，各チャネル独立に振幅制限を行うとアレー受信信号の持つ情報が

変化してしまうため正しい到来方向を得ることができない．しかし，図 3.1のように各チャ

ネルの振幅増幅率を全て同一 (g1 = g2 = . . . = gM)として振幅制限を行う場合，式 (3.1)で

表される振幅制限後の受信信号の相関行列はアレー受信信号の相関行列と相似な行列とな

るため，推定精度の劣化を防ぐことができる．

Ryy = G2Rxx (3.1)

G = diag{g, g, . . . , g}

各チャネルの振幅増幅率を全て同一とした場合には推定誤差は ADCの分解能にのみ依存

し，振幅制限によらないこととなる．各チャネルのゲインを全て同一とするためには，最大

のダイナミックレンジを持つチャネルを基準として振幅増幅率を決定する必要がある．具

体的には，図 3.2のように各チャネルの検波電圧を最大値回路に通し基準となるチャネル

を決定し，可変ゲインアンプコントロール電圧を出力するような回路とすればよい．
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図 3.1 : 共通AGCシステム

図 3.2 : 共通AGC回路の構成例
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3.2 独立に振幅制限するシステムにおけるDOA推定結果

3.2.1 AGC

図 3.2のように，各素子に AGCを適用して振幅制限を行う場合の推定結果について示

す．シミュレーション諸元は表 1に示したものと同様とする．４波群が (-28, -10, 15, 30)

deg.方向から入射する場合，3波群が (-10, 15, 30) deg.方向から入射する場合について推

定を行った．最大の電力を持つチャネルを基準として振幅増幅率を決定し，各チャネルの

AGCのゲインは全て同一として推定を行う．また，AGCのゲインは一回の試行で一定と

し，AGCのコントロール電圧は一回前の試行の電力により決定される．ここではスナップ

ショットは 100点であるので AGCが動作する間隔は 100点間隔で，受信信号はその間は同

じゲインで振幅制限される．その際使用されるゲインはその前の 100点における平均受信

電力から求められる．AGCのダイナミックレンジの補償は可変ゲインアンプ LMH6502の

ゲインマッチング値を参考に ±0.6 dBとする [19]．推定結果を図 3.3，図 3.4に示す．3波

群，4波群到来どちらの場合におおいてもダイナミックレンジ 5bit以下で推定誤差が非常

に小さく，振幅制限を行わないときとほぼ同等の推定誤差となっている．5bitにおける 3

波の平均RMSEは 1.06 deg.であり，4bitにおいては 1.46 deg.とわずかに劣化した．また

5bitにおける 4波の平均RMSEは 1.23 deg.であり，4bitにおいては 3.32 deg.と劣化した．

これより，全素子共通で AGCを動作させることは推定精度の劣化を抑えるために有効で

あり，受信機のダイナミックレンジは 5bit以上必要であることが明らかとなった．
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図 3.3 : 共通AGCにより振幅制限行ったときの推定誤差 (3波到来時)
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図 3.4 : 共通AGCにより振幅制限行ったときの推定誤差 (4波到来時)
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3.2.2 コンプレッサ

提案した DOA推定システムの実現が容易であるコンプレッサを用いて振幅制限を行う

場合について検討する．コンプレッサは，基準以上の入力があったときに，出力信号の圧

縮を開始する回路である．この「基準」のことを「THRESHOLD(LEVEL)」（スレッショ

ルドレベル）と呼ぶ．スレッショルドが低いと、小さい入力から圧縮を開始し，スレッショ

ルドが高いと，大きな入力があるまでは圧縮をしない．それに対して，スレッショルド以

上の入力に対してどのくらい出力を圧縮するのかを決めるのが「RATIO」（圧縮比）であ

る．レシオは「Ｃ：１」のように比率を表示し，これは「入力：出力」を表わしている．図

3.5はレシオを変化させたときの入出力の関係を示している．例えば圧縮比が∞：１である

ときには，非常に大きな入力であっても出力はスレッショルド以上にはならないというこ

とになる．図 3.6は圧縮比が∞：１で，スレッショルドを変化させたときの入出力の関係を

表している．スレッショルドより C dB大きくなると出力レベルが 1 dB変化するような圧

縮比 C:1のコンプレッサを想定し，入力レベルがスレッショルドより大きくなるとコンプ

レッサが動作する．図図 3.7にコンプレッサモデルを示す．ダイナミックレンジ x dBの信

号がコンプレッサに入力され，スレッショルドを超えていたときには 1/Cに圧縮され，超

えていないときにはそのまま ADCで量子化される．このとき圧縮回路のダイナミックレ

ンジ補償は AGCのときと同様に ±0.6 dBとし，ADC入力時にダイナミックレンジ y dB

を超えた場合，はみ出た分の振幅はリミッタによりカットされる．スレッショルドは圧縮

後のダイナミックレンジとコンプレッサ-ADCのダイナミックレンジが一致するように式

(3.2)で決定される．

TS =
C(DR − x)

C − 1
[dB] (3.2)

ここで xは入力信号のダイナミックレンジを表す．本論文では，送信 1000サンプルの信号

から求めた xを受信信号のダイナミックレンジとして使用し，コンプレッサのスレッショ

ルド TSを決定する．

コンプレッサを使用して振幅制限を行ったときの推定誤差をシミュレーションにより計

算する．シミュレーション諸元は AGCを用いた場合と同様とする．圧縮比Cは 3とし，コ

ンプレッサのゲインは一回の試行で一定とし，一試行前の電力によりゲインを決定する．

推定結果を図 3.8，図 3.9に示す．共通AGCを使用したときと同様にダイナミックレンジ

が 5bit以上のとき推定誤差は一定で，非常に小さな値となった．5bitにおける 3波の平均

RMSEは 1.01 deg.であり，4bitにおいては 1.21 deg.とわずかに劣化した．また 5bitにお

ける 4波の平均RMSEは 1.61 deg.であり，4bitにおいては 2.51 deg.と劣化した．圧縮比
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3:1dBのコンプレッサを使用した場合にも AGCとほぼ同等の推定結果を得ることができ

た．DOA推定における振幅制限の手段としてコンプレッサは有効である．
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図 3.5 : 圧縮比を変化したときの入出力の関係
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図 3.6 : 圧縮比∞においてスレッショルドを変化したときの入出力の関係
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図 3.7 : コンプレッサモデル
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図 3.8 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの推定誤差 (3波到来時)
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図 3.9 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの推定誤差 (4波到来時)

3.2.3 圧縮比の推定誤差に与える影響

次に圧縮比が推定誤差に与える影響について検討を行う．圧縮比Cを 2から 20まで変化

させ，到来波 4波群のときの推定誤差を計算した．コンプレッサのスレッショルド TSは

式 (3.2)で決定するため，圧縮比によって変化する．また，圧縮比の推定精度への影響を明

白にするためコンプレッサのダイナミックレンジ補償は±0 dBとする．推定結果を図 3.10

に示す．横軸が圧縮比，縦軸が推定誤差を表している．圧縮比が大きくなっても推定誤差

はほぼ一定で，圧縮比Cは推定誤差に影響しないことがわかる．これは入力のダイナミッ

クレンジとコンプレッサ-ADCのダイナミックレンジが一致するようにスレッショルドを

決定しているため，常に正確に振幅制限できているためである．図 3.11にスレッショルド

を固定してコンプレッサを動作させたときの推定結果を示す．C = 3で最適となるスレッ

ショルドを用いてシミュレーションを行っているため，C=3となるときが最も誤差が小さ

くなっており，圧縮比が大きくなるにつれてわずかに推定誤差が増大している．到来方向

推定システムを構築する際には最適な圧縮比とスレッショルドを決定するため使用環境に

おける入力のダイナミックレンジをある程度把握し，環境によってコンプレッサーのスレッ

ショルドと圧縮比を変更する必要がある．
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図 3.10 : 圧縮比Cの推定誤差に及ぼす影響 (3波到来時)
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図 3.11 : 圧縮比Cの推定誤差に及ぼす影響 (スレッショルド固定，3波到来時)

36



3.3 量子化誤差の推定精度への影響

3.1で説明したように共通AGCとして振幅制限を行うとき，理想的な AGCを用いて正

確に受信信号が制限されている場合には，DOA推定精度は振幅制限にはよらず量子化誤差

のみによることとなる．ここまでに ADC－AGCのダイナミックレンジDRは 5bit以上必

要であるという結果を得たが，これは 5bit以下では量子化誤差が大きくなっていることが

主な原因であると考えられる．そこで，ここでは量子化誤差と推定精度の関係について検

討する．図 3.12は (-10, 15, 30)deg.方向から 3波群が到来して来たとき，アレー受信信号

X(t)を共通AGCにより振幅制限し，量子化したときの I成分の量子化誤差を全素子で統

計し，ヒストグラムで表したものである．シミュレーション諸元は表１で示したものと同

様である．このとき，量子化誤差Xerrorは式 (3.3)のように計算される．

Xerror = {X(n) − X̃(n)}/wid (3.3)

ここで，X(n)はある時刻ｎにおける振幅制限後のアレー受信信号，X̃(n)はｎ番目の量子

化された離散信号，widは量子化幅を表している．式 (3.3)で計算される誤差は量子化幅で

規格化されているので，Xerrorの値は ±0.5LSB以内となる．LSB（Least Significant Bit）

とはアナログ入出力範囲を分解能ｎ bitで等分した時の 1bit分のアナログ量のことをさす

単位であり，最下位ビットと呼ばれる [20]．図 3.12より，2bitにおいては誤差の最大値で

ある±0.5付近に誤差の分布が多くなっており，量子化誤差が非常に大きいことがわかる．

3bitにおいては，2bitの場合よりも誤差の分布はどの大きさにおいても等しい発生確率に

近づいているが，±0.5付近にピークが現れている．4bitではさらにフラットに近くなり，

5bitにおいてはほぼフラットで，量子化誤差は一様な分布を示している．図には示してい

ないが，6bit以降の量子化誤差の分布は 5bitのものとほぼ同等のものとなった．図 3.13は

4波群が到来してきたときの受信信号の量子化誤差のヒストグラムである．3波群の場合と

同様に 2bitにおいては誤差の最大値である±0.5付近に誤差の分布が多くなっており，量

子化誤差が非常に大きい．3bitにおいては，2bitの場合よりも誤差の分布はどの大きさに

おいてもも等しい発生確率に近づいているが，±0.5付近にピークが現れている．4bitでは

3波群到来の場合よりも±0.5付近に誤差が多く分布している．このため 4bitにおける 4波

群到来時の推定誤差は 3波群の場合よりも大きくなっていると考えられる．5bit以降にお

いては誤差の分布はほぼフラットで，量子化誤差は一様な分布を示している．振幅制限回

路として AGCとコンプレッサを使用したときのダイナミックレンジ削減に対する量子化

誤差を図 3.14～図 3.17に示す．横軸はダイナミックレンジをビットで表したもの，縦軸は

量子化誤差Xerrorの RMSEである．素子ごとに RMSEを計算したものと，全素子で平均
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したものをプロットしている．全ての場合において 5bitまでの量子化誤差はほぼ一定で，

4bitにおいてわずかに誤差が増大し，3bit，2bitとダイナミックレンジが小さくなるにつ

れてさらに誤差が増大している．このように量子化誤差の分布と 3.2で示したDOA推定精

度の傾向は一致しており，推定精度の劣化は量子化誤差によって発生しているといえる．
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図 3.12 : 3波群到来時における量子化誤差の分布
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図 3.13 : 4波群到来時における量子化誤差の分布
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図 3.14 : AGCにより振幅制限行ったときの量子化誤差 (3波到来時)
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図 3.15 : AGCにより振幅制限行ったときの量子化誤差 (4波到来時)
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図 3.16 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの量子化誤差 (3波到来時)
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図 3.17 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの量子化誤差 (4波到来時)
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3.4 振幅制限方法による推定精度の比較

ここまでに各チャネル独立に振幅制限を行う場合 (リミッタ，AGC)と各チャネル共通の

振幅増幅率を用いて振幅制限を行う場合 (AGC，コンプレッサ)の振幅制限が到来方向推定

精度に及ぼす影響についてシミュレーションを行った．それぞれの結果を比較したものを

表 2に示す．各チャネル独立に振幅制限を行うときには，ダイナミックレンジを十分に取っ

ていても推定誤差が大きいのに対して，共通AGCとしたときには比較的小さなダイナミッ

クレンジでも推定精度の劣化を抑えることができており，各素子で共通の振幅増幅率を用

いなければならないことは明らかである．さらに共通AGCとしての構成が容易であるこ

とから振幅制限回路としてはコンプレッサの使用が最適であると考えられる．各素子共通

で振幅制限を行う場合の 6bitにおける推定誤差が振幅制限を行わないときの推定誤差より

もわずかに大きくなっているが，これは一試行前のダイナミックレンジを使用してゲイン

を決定しているためである．

表 3.1 : 各振幅制限法による平均推定誤差の比較 (3波群到来時)

各素子独立 各素子共通

リミッタ AGC AGC コンプレッサ

△ × ○ ◎

3bit[deg.] 16.94 15.78 15.71 10.71

4bit[deg.] 16.57 15.79 1.46 1.21

5bit[deg.] 15.84 15.66 1.06 1.01

6bit[deg.] 16.18 16.21 1.02 0.98

振幅制限なし [deg.] 0.80

3.5 受信電力変動への追随時間

3.4までは AGC，コンプレッサのゲインを一回の試行で一定として動作させていた．こ

のときのコンプレッサのゲインの推移を図 3.18に示す．横軸がコンプレッサのゲイン変更

の試行回数，縦軸がゲインを表す．このときゲインは受信電力の変動に追随して試行ごと

に約±2～3 dB変化している．ADC-振幅制限回路のダイナミックレンジを 2bitから 8bit
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まで変化させたときのゲインの値は約-40～5 dBの間でシフトしており，実際に移動体通

信用の送受信機で使われている可変ゲインアンプを使用すれば実現できる．しかし，一回

の試行 100点で一回ゲインを変更する場合には，シンボルレートが 1 MHzでサンプリング

周波数が 5 MHzであることから，時間にして 20× 10−6 s間隔で AGCやコンプレッサを動

作させることとなる．これは非常に高速であり，一回の試行で一回 AGCのゲインを変化

させるのは困難である．

そこで，到来方向推定システムに最適であると考えられるコンプレッサを使用してこの

ような高速ではなく，到来波のドップラー周期程度の時間でゆっくりと振幅制限を行った

場合の推定精度への影響について検討を行う．受信アレーアンテナは一定の速度 40 km/h

で動いているので，最大ドップラー周波数は約 74Hzであり，ドップラー周期は 0.0135 sで

ある．一回の試行で一定のゲインとなる時間 (20× 10−6 s)からドップラー周期の半分の時

間 (6.75 × 10−3 s)まで動作間隔を変更し，シミュレーションを行った．シミュレーション

諸元は表 1に示したものと同様とする．3波群が (-10, 15, 30) deg.方向から入射する場合

について推定を行った．結果を図 3.20に示す．横軸は動作間隔を 1/ドップラー周期として

示し，縦軸は推定誤差とした．動作間隔がドップラー周期の 1/100より短いとき，推定誤

差は動作間隔を一回の試行で一定としたときの推定誤差に収束している．時間により変動

するアレー受信電力に追随するためにコンプレッサは高速に動作する必要があるためであ

る．図 3.20より，ドップラー周期の 1/100より短い時間，本論文で用いているシミュレー

ション諸元においては 1.35 msより早い時間で，動作すれば推定誤差の劣化を抑えること

ができることが明らかとなった．しかし，推定誤差はドップラー周期で動いているときよ

りもわずかに 0.01～0.02 deg.程度増大するのみであり，ドップラー周期程度の間隔で動作

させれば十分であるといえる．このように AGCを受信電力の変動がない程度にゆっくり

とかける場合には，ADCの分解能を十分に生かしきれず量子化誤差が増大するため推定誤

差がわずかに大きくなるが，ゲインの値は図 3.18に示したものに比べてゲイン変更の試行

によらず一定となり，同じ環境でシステムを動作させる限りはほとんどゲインを変更する

必要がないという利点がある．図 3.19にドップラー周期の 1/5(2.7× 10−3 s)で動作させた

ときのコンプレッサのゲインの推移を示した．図 3.21にドップラー周期の 1/5の間隔でコ

ンプレッサを動作させたときの推定誤差を示した．5bit以上では誤差が一定で，このとき

の平均RMSEは 0.847[deg.]であった．これにより，一回の試行で一回コンプレッサのゲイ

ンが変わる場合の結果と同様であることが確認できる．
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図 3.18 : 一回の試行で一回コンプレッサが動作するときのゲインの推移 (3波到来時)
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図 3.19 : ドップラー周期 1/5でコンプレッサが動作するときのゲインの推移 (3波到来時)
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3.6 ESPRITアルゴリズムによる到来方向推定システム

これまでに，到来方向推定アルゴリズムとしてMUSIC法を用いるシステムについて検

討を行ってきた．ここでは，MUSIC法と共に超分解能として知られよく使用されている

ESPRITアルゴリズムを用いるシステムについて検討を行う．前述したように，MUSIC法

も ESPRIT法も共にアレー受信信号の相関行列を基にして到来方向を推定するアルゴリズ

ムである．ESPRIT法を使用するときにも式 (2.3)のようにアレー受信信号の相関行列と振

幅制限後の信号の相関行列が相似でないものとなるために DOA推定が不可能であり，振

幅制限方法としては共通 AGCシステムを使用する必要がある．また，振幅制限がほぼ正

確に行われる場合，DOA推定誤差には量子化誤差が大きく影響を及ぼすことになるため，

MUSIC法を使用した場合とほぼ同様の結果をなることが予想される．

DOA推定システムに最適であると考えられるコンプレッサを用いて振幅制限を行う場合

について検討する．共通AGCを用い，各チャネルの振幅増幅率は全て同一であるとする．

４波群が (-28, -10, 15, 30) deg.方向から入射する場合，3波群が (-10, 15, 30) deg.方向か

ら入射する場合について推定を行った．最大の電力を持つチャネルを基準として振幅増幅

率を決定する．また，コンプレッサのゲインは一回の試行で一定とし，一試行前の電力に

よりゲインを決定する．図 3.7に示したコンプレッサと同じものを使用し，コンプレッサ

の圧縮比Cは 3とする．シミュレーション諸元は表 1に示したものと同様である．推定結

果を図 3.22，図 3.23に示す．ダイナミックレンジが 5bit以上のとき推定誤差は一定で，非

常に小さな値となった．5bitにおける 3波の平均RMSEは 1.09 deg.であり，4bitにおいて

は 1.22 deg.と推定誤差はわずかに増大した．また 5bitにおける 4波の平均RMSEは 1.59

deg.であり，4bitにおいては 2.09 deg.と大幅に劣化した．このように，ESPRIT法を使用

したときにも共通 AGCシステムは有効であり，受信機のダイナミックレンジは 5bit以上

必要であるという結果となった．

表 3.2でMUSIC法を用いた場合との推定誤差の比較を行った．推定誤差は，4波群または

3波群の全試行における推定誤差のRMSEを平均したものとした．表 3.2より正しいDOA

を得られているダイナミックレンジにおいては，MUSIC法による推定誤差と ESPRIT法に

よる推定誤差はほぼ等しいものとなった．MUSIC法と ESPRIT法はスナップショット数が

100程度であれば，到来方向が極端に近接でない限りほぼ同様の推定精度が得られることが

明らかとされている [21][22]．特に振幅制限を行わないときにはMUSIC法のほうが推定誤

差がわずかに小さくなっている．これは到来方向を（ -10,15,30）deg.，（ -28,-10,15,30）deg.

と設定しており，さらにMUSIC法におけるMUSICスペクトラムのビーム走査を 1deg.ず

つにしているため，スペクトラムにおけるピークのわずかな誤差が吸収されているためで
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表 3.2 : MUSIC法，ESPRIT法によるDOA推定誤差の比較

MUSIC ESPRIT

3波 4波 3波 4波

4bit[deg.] 1.21 2.51 1.22 2.10

5bit[deg.] 1.01 1.61 1.09 1.60

6bit[deg.] 0.98 1.50 1.06 1.49

振幅制限なし [deg.] 0.80 1.00 0.91 1.12

あると考えられる．
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図 3.22 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの推定誤差 (3波到来時)
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図 3.23 : コンプレッサにより振幅制限行ったときの推定誤差 (4波到来時)
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第 4章

結論

本論文ではMUSIC法による高速な到来方向推定システムの構築を目的として，振幅制

限回路とダイナミックレンジを対応させたときのダイナミックレンジと到来方向推定精度

の関係について到来波に角度広がりがあるモデルを用いたシミュレーションにより明らか

にした．以下に結果をまとめた．

• 各チャネル独立で振幅制限をしたときにはMUSIC法による推定が行えないことを示

し，全チャネル共通の振幅増幅率として振幅制限を行う共通AGCとする必要がある

ことを示した．

• シミュレーションにおいて，各チャネル独立に AGCを動作させた場合には到来波 4

波群の推定誤差はダイナミックレンジが 5bitで 13.7 deg.と非常に大きなものとなっ

たが，全素子共通の振幅増幅率を用いる共通AGCを使用した場合にはダイナミック

レンジが 5bitで推定誤差が 1.06 deg.と推定精度の劣化を抑えることができた．

• 共通 AGCシステムを実現しやすいコンプレッサを使用して振幅制限を行う場合に

ついて検討し，AGCを使用する場合とほぼ同等の性能を得ることができることを示

した．

• AGCとコンプレッサのどちらを使用したときにもダイナミックレンジが 5bit以上の

とき定誤差が一定で，4bit以下ダイナミックレンジが小さくなるにつれて推定誤差も

増大しており，受信機の AGC－ ADCのダイナミックレンジは 5bit以上必要である

という結果を得た．

• コンプレッサの圧縮比とスレッショルドの推定精度に及ぼす関係について検討を行
い，コンプレッサを用いてシステムを構築する際には使用環境における入力のダイナ
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ミックレンジをある程度把握しておき，環境によって圧縮比とスレッショルドを変更

する必要があることを示した．

• 誤差の主な要因であると考えられる量子化誤差の分布と推定誤差の関係について検討
を行い，量子化誤差とダイナミックレンジの関係は推定誤差とダイナミックレンジの

関係と一致しており，DOA推定誤差が増大する原因は量子化誤差であるということ

を明らかとした．

• 到来方向推定アルゴリズムとして ESPRIT法を使用するシステムについて検討を行

い，MUSIC法を用いたときと同様にダイナミックレンジが 5bit以上で推定誤差が一

定となり，受信機のダイナミックレンジは 5bit以上必要であるという結果を得た．
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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重ねた 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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