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OFDMシステムにおけるサブキャリヤヌリング規範に基づく

ブラインドアレーアンテナの干渉抑圧能力

長谷野大祐† 中村 一彦††a) 宮嶋 照行†††b)

Interference Suppression Capability of Blind Antenna Arrays Based on Subcarrier

Nulling Criteria in OFDM Systems

Daisuke HASENO†, Kazuhiko NAKAMURA††a), and Teruyuki MIYAJIMA†††b)

あらまし 直交周波数分割多重（OFDM）では，遅延波の遅延時刻がサイクリックプリフィックス長を超える
とブロック間干渉 (IBI)が残留し深刻な性能劣化が起こる．本論文では，ヌルサブキャリヤに対応する FFT出力
電力最小化に基づくアレーアンテナを用いたブラインド IBI 抑圧法の干渉抑圧能力を解析している．Post-FFT

型と Pre-FFT 型アレーの両方式について，IBI を完全に抑圧できることを理論的に示す．また Post-FFT 型ア
レーでは，各データサブキャリヤの FFT出力 SN比を最大にできることを示す．Post-FFT型アレーは Pre-FFT

型アレーに比べて優れており，最大比合成ダイバーシチに近い性能をもつことをシミュレーション結果は示して
いる．
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1. ま え が き

直交周波数分割多重 (OFDM)は，周波数選択性通

信路における高速データ伝送に適しており，無線 LAN

や地上デジタル放送をはじめとする様々な分野で成功

裏に適用されている [1]．OFDMの特長の一つは，高

速フーリエ変換 (FFT) とサイクリックプリフィック

ス (CP)の利用により，簡易な装置でブロック間干渉

(IBI)の影響を除去できることである．しかし，CP長

を超える遅延時間をもつ遅延波が到来する場合，IBI

が残留し大幅な性能劣化が起こる．IBIを抑圧する方

法として，時間領域等化器 [2]や干渉キャンセラ [3]な

どが検討されている．本論文では，空間領域において
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干渉抑圧を行うアレーアンテナ [4]～[10]に着目する．

OFDM のためのアレーアンテナの構成法として，

Post-FFT型と Pre-FFT型の 2種類がある [11], [12]．

Post-FFT 型は FFT 処理後にサブキャリヤごとに重

み付け合成を行うものであり，Pre-FFT型は受信機の

FFT処理前に重み付け合成を行うものである．Post-

FFT型は Pre-FFT型に比べて，装置と重み決定の処

理が複雑になるが，サブキャリヤごとに重み係数の最

適化が可能であるため一般に優れた性能が期待できる．

アレーアンテナの重み係数を決定する方法として，

パイロット信号を用いる方法 [4], [5] が知られている

が，パイロット信号の利用は周波数利用効率を低下さ

せる．この問題に対し，パイロット信号を用いないブ

ラインド手法が有効である．文献 [6]において，IBIに

より破壊された CPによる周期定常性の回復を行うこ

とで IBI抑圧をする方法が提案されており，Pre-FFT

型へ適用した場合の干渉抑圧能力が理論的に明らか

にされている [7]．この手法は FFT処理前の時間領域

の信号を利用して重み係数を決定するため Post-FFT

型へは適用できない．一方，データ伝送に利用しない

ヌルサブキャリヤに対応する FFT出力パワーを最小

化（サブキャリヤヌリング規範と呼ぶ）することで重
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み係数を決定する方法が知られている [8]～[10]．この

方法の Pre-FFT型へ適用例として，ドップラーシフ

トを受けた信号を抑圧することが検討されている [8]．

Post-FFT型への適用については，チャネル間干渉の

抑圧 [9]とシングルキャリヤブロック伝送における IBI

抑圧 [10]が検討されている．これまでに OFDMにお

ける IBI抑圧への適用は検討されておらず，その IBI

抑圧能力は解析的に明らかにされていない．また文

献 [9], [10] では，全てのサブキャリヤで共通の単一重

みベクトルを用いており，サブキャリヤごとに処理で

きるという Post-FFT型の利点が生かされていない．

本論文では，サブキャリヤヌリング規範に基づく

OFDM アレーアンテナによる IBI 抑圧を検討する．

Post-FFT 型と Pre-FFT 型の両方式について，ある

条件のもとで IBIが完全に除去できることを理論的に

示す．また，サブキャリヤごとに異なる重み係数を用

いる Post-FFT型について，サブキャリヤごとの SN

比を最大にできる方法を示す．シミュレーションによ

り様々な環境における各手法の性能評価を行う．

2. アレーアンテナを用いるOFDMシス
テム

2. 1 送受信信号

N 個のシンボルからなる第 i ブロックを s̃i =

[siN · · · s(i+1)N−1]
T とする（上付きの T は行列の転

置を表す）．データ伝送に利用しないヌルサブキャリヤ

の場合は sq = 0, q ∈ Nu とする．ここでNu はヌルサ

ブキャリヤのインデックスからなる集合を表す．IFFT

処理により ũi = FH s̃i を得る．ここで F は第 (k, l)

要素が 1√
N

exp(−j2π kl
N

)の FFT行列である（上付き

の H は行列の共役転置を表す）．長さ P の CP が付

加され次式の送信信号を得る．⎡
⎢⎢⎣

uiQ

...

uiQ+Q−1

⎤
⎥⎥⎦ =

[
0P×(N−P ) IP

IN

]
ũi. (1)

ここで Q = N + P は OFDMシンボル長である．

通信路はM + 1パスからなり，第mパスのゲイン

を hm，遅延時間を dm，到来角度を θm とする．受信

機には K 本のアンテナがあり，素子間隔 D の直線配

置とする．時刻 l の第 k アンテナの受信信号を xl[k]

と書くと，アレー受信信号 xl = [xl[1] · · ·xl[K]]T は，

xl =
M∑

m=0

hmamul−dm + nl (2)

図 1 Post-FFT 型アレーアンテナの受信機
Fig. 1 Post-FFT antenna array receiver.

と表すことができる．ここで nl = [nl[1] · · ·nl[K]]T

は雑音ベクトル，nl[k] は時刻 l の第 k アンテナに

おける雑音，am はステアリングベクトルで am =

[am[1] · · · am[K]]T , am[k] = ej2πD(k−1) sin θm/λ，

λ は波長である．CP 部を除いた第 k アンテ

ナの第 i ブロック受信信号ベクトル x̃i[k] =

[xiQ+P [k] · · · xiQ+Q−1[k]]T は，

x̃i[k] =

M∑
m=0

hmam[k]ũi,m + ñi[k]. (3)

ここで，ũi,m = [uiQ+P−dm · · · uiQ+Q−1−dm ]T ,

ñi[k] = [niQ+P [k] · · · niQ+Q−1[k]]T である．

本論文では以下を仮定する．

(AS1) {sq, q ∈ Nd}は平均 0，分散 σ2
s の無相関系列．

Nd はデータサブキャリヤのインデックス集合を表す．

(AS2) {nl[k]} は平均 0，分散 σ2
n のガウス確率過程

で，時間，空間的に無相関，送信シンボルと無相関．

(AS3) d0 =0, dm≤dm+1, dρ≤P <dρ+1, dM <N .

(AS4) θm �= θl, m �= l.

(AS5) K > M + 1.

(AS3) の 3 番目の式は第 ρ パスまでは CP 以内で，

ρ + 1パスからは CPを超えることを意味する．また

最後の式は，IBIが直前のブロックからだけ発生する

ことを意味する．

2. 2 Post-FFT型アレーアンテナ

図 1 に Post-FFT 型アレーアンテナを用いる受信

機を示す．FFT行列 Fの第 q 行を f̃H
q と表すと，第

k アンテナにおける第 iブロックの第 q サブキャリヤ

に対する FFT出力は yi,q[k] = f̃H
q x̃i[k]となる．全ア

ンテナ分の出力 yi,q = [yi,q[1] · · · yi,q[K]]T は

yi,q = XT
i f̃∗q (4)

と書ける（上付きの ∗ は複素共役を表す）．ここで，
Xi = [x̃i[1] · · · x̃i[K]]であり，N ×K 行列Xi は更
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に次のように書ける．

Xi = UiH
T AT + Ni. (5)

ここでUi = [ũi,0 · · · ũi,M ], H = diag[h0 · · · hM ],

A = [a0 · · · aM ], Ni = [ñi[1] · · · ñi[K]]である．

第 qサブキャリヤの重みベクトルをwqとすると，第

iブロックの第 qデータサブキャリヤに相当する Post-

FFT型アレー合成出力 zpost
i,q は次式で表される．

zpost
i,q = wH

q yi,q

= wH
q [a0 · · · aρ]H1U

T
1,i f̃

∗
q

+wH
q [aρ+1 · · · aM ]H2U

T
2,i f̃

∗
q +wH

q NT
i f̃∗q . (6)

ここで H1 = diag[h0 · · · hρ], H2 = diag[hρ+1 · · ·
hM ], U1,i = [ũi,0 · · · ũi,ρ], U2,i = [ũi,ρ+1 · · ·
ũi,M ] である．右辺第 1 項が CP 内の所望成分，第

2 項が IBI 成分，第 3 項が雑音成分を表す．重みベ

クトル wq を適切に決定して，IBI成分 wH
q am, m =

ρ + 1, · · · , M をゼロにすることが目標である．

最後に，周波数領域等化器 (FEQ: Freqeuncy-

domain EQualizer) により振幅と位相が補償さ

れて ŝpost
i = Qz̃post

i を得る．ここで z̃post
i =

[zpost
i,0 · · · zpost

i,N−1]
T は合成出力ベクトル，N × N 対

角行列 Qは FEQを表す．

2. 3 Pre-FFT型アレーアンテナ

図 2 に Pre-FFT型アレーアンテナを用いる受信機

を示す．時刻 lのアレーアンテナ出力は vl = wHxlで

あり，これは次のように書ける．

vl =

ρ∑
m=0

hmwHamul−dm

+

M∑
m=ρ+1

hmwHamul−dm + wHnl. (7)

右辺第 1項が CP内の所望成分，第 2項が CPを超え

る IBI成分，第 3項が雑音成分を表す．Post-FFT型

と同様に，wHam = 0, m = ρ+1, · · · , M となるよう

に重みベクトル w を定めれば IBI が完全に抑圧され

る．アレー出力 ṽi = [viQ+P · · · viQ+Q−1]
T = Xiw

∗

は FFTで処理され z̃pre
i = [zpre

i,0 · · · zpre
i,N−1]

T = Fṽi

を得る．最後に FEQにより ŝpre
i = Qz̃pre

i を得る．

2. 4 単一の重みベクトルを用いる Post-FFT 型

と Pre-FFT型の関係

文献 [9], [10]では，Post-FFT型の簡易化を狙って，

全てのサブキャリヤで単一の重みベクトルを用いてい

図 2 Pre-FFT 型アレーアンテナの受信機
Fig. 2 Pre-FFT antenna array receiver.

る．単一重みベクトル w をもつ Post-FFT型の q 番

目の FFT出力は次のように書ける．

zpost
i,q = yT

i,qw
∗ = f̃H

q Xiw
∗. (8)

一方，Pre-FFT型の場合は次のように書き直せる．

zpre
i,q = f̃H

q ṽi = f̃H
q Xiw

∗. (9)

この結果より，単一の重みベクトルを用いるPost-FFT

型は Pre-FFT型と等しく，Post-FFT型を使うメリッ

トがないことが分かる．

3. IBI抑圧法

3. 1 サブキャリヤヌリング規範

IBIが存在するとサブキャリヤ間の直交性がくずれ

る．このとき，受信機で隣接チャネル間干渉除去のた

めの急しゅんな帯域フィルタを用いないとすると，ヌ

ルサブキャリヤに対応する FFT出力に IBI成分が現

れる．この点に着目し，ヌルサブキャリヤに対応する

FFT 出力パワーを最小化することで重みベクトルを

決定する方法が提案されている [8]～[10]．Post-FFT

型における第 p ∈ Nd データサブキャリヤに対する重

みベクトル wp を決定するために，本論文では以下の

評価関数の最小化を考える（注1）．

Jpost(wp) =
∑

q∈Nu

E
[
|wH

p yi,q|2
]
. (10)

Pre-FFT型について，以下の評価関数を考える（注2）．

（注1）：文献 [9], [10] では瞬時値または時間平均により評価関数を定
義しているが，集合平均を用いても本質を損なうことはない．また文
献 [9], [10] では，分母が Jpost で分子がデータサブキャリヤに対応す
る FFT 出力電力である一般化レイリー商 R(wq) の最大化問題を考え
ているが，IBI 抑圧に貢献するのは分母の Jpost であるので，本論文で
は Jpost の最小化を考える．
（注2）：文献 [8] では第 q サブキャリヤ成分を抽出するためにアレー出
力と正弦波の畳込みを用いているが，FFT を用いても本質を損なうこ
とはない．
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Jpre(w) =
∑

q∈Nu

E
[|zpre

i,q |2] =
∑

q∈Nu

E
[
|f̃H

q ṽi|2
]
.

(11)

重みベクトルがゼロとなることを避けるため重みベク

トルに対する拘束が必要であるが，本論文の解析では

簡単のためにノルム拘束を用いる．この評価関数の最

小化により IBIが完全に抑圧できることを以下で示す．

3. 2 Post-FFT型の干渉抑圧能力

評価関数 (10) に含まれる合成量 wH
p yi,q は，第 p

データサブキャリヤに対応する重みベクトル wp によ

る第 q ヌルサブキャリヤ成分に対する応答を示してい

る．この合成量 wH
p yi,q は復調には利用しないので，

その大きさの最小化の意義に疑問を感じるかもしれ

ない．この合成量は以下のように書けることに注意

する．

wH
p yi,q = wH

p [a0 · · · aρ]H1U
T
1,i f̃

∗
q

+wH
p [aρ+1 · · · aM ]H2U

T
2,i f̃

∗
q + wH

p NT
i f̃∗q . (12)

右辺第 1 項は CP 長以内の遅延波成分であるが，第

q ∈ Nu シンボルは siN+q = 0であるからこの項はゼ

ロである．したがってこの合成量の大きさを小さくす

ることで，第 2項の IBI成分を抑圧できると期待でき

るのである．実際に次の結果が得られる．

［命題 1］ (AS1)–(AS5)を仮定する．このときノルム

拘束 ‖wp‖ = 1 のもとで Jpost を最小化することで

wH
p am = 0, m = ρ + 1, · · · , M を得る．

証明を付録に示す．本論文で最も重要なこの結果は，

たとえ雑音が存在しても，評価関数 Jpost の最小化に

より IBIが完全に抑圧できることを示している．また，

この結果は単一重みベクトルを用いる Post-FFT型で

も成り立つことに注意されたい．

3. 3 Post-FFT型の FFT出力 SN比最大化

式 (10) の評価関数は第 p データサブキャリヤに関

する情報を何も利用していないので，最小化により

得られる重みベクトルは p によらず全て同一になっ

てしまう可能性がある．重みベクトルが全て同一に

なってしまうと，2. 4 で述べたように Post-FFT型は

Pre-FFT型と等価となり，Post-FFT型の利点が生か

せない．

そこで，次の第 p データサブキャリヤに対応する

FFT出力のパワーを最大にすることを考える．

Pp(wp) = E
[|zi,p|2

]
, p ∈ Nd. (13)

これに関して次の結果が得られる．

［命題 2］ (AS1)–(AS5) を仮定する．ノルム拘束

‖wp‖ = 1のもとで Jpost を最小化したとき，Pp を最

大化すると zi,p における SN比が最大となる．

証明を付録に示す．この結果より，IBIが完全に抑圧

されたという条件下で，Pp を最大化することで各デー

タサブキャリヤにおける誤り率を最小にできることが

分かる．

3. 4 Post-FFT型のアルゴリズム

付録に示したように，評価関数の最小値は σ2
n|Nu|

である（|Nu| はヌルサブキャリヤ数）．よって第 p

データサブキャリヤの FFT出力 SN比を最大にする

wp, p ∈ Nd, は次の最適化問題により得られる．

max wH
p Rpwp

s.t. wH
p RY wp = σ2

n|Nu|, ‖wp‖ = 1. (14)

ここでRp = E
[
yi,py

H
i,p

]
，RY = E

[
YiY

H
i

]
，Yi は

yi,q, q ∈ Nu, を列とする K × |Nu|行列である．2種

類の拘束条件をもつこの問題を効率的に解くことは困

難であるので，ノルム拘束を除いて近似的に解くこと

を提案する．この場合，一般化固有値問題

Rpwp = λmaxRY wp (15)

を解くことに帰着する [13]．ここで λmax は最大固有

値である．

本論文のシミュレーションでは，通信路の変化が緩

やかな準静的な環境を考える．この場合，相関行列を

B 個のデータから推定し，

R̂p =
1

B

B−1∑
i=0

yi,py
H
i,p, R̂Y =

1

B

B−1∑
i=0

YiY
H
i , (16)

一般化固有値問題 R̂pwp = λmaxR̂Y wp を解いて得

られる固有ベクトルを重みベクトルとすればよい．適

応的に重みベクトルを求めたい場合は，一般化固有ベ

クトルを求める適応アルゴリズム [14]を利用すればよ

い．本論文では干渉抑圧能力の解析に主眼を置いてい

るので，アルゴリズムに関してこれ以上深い議論は行

わない．

ところで，単一の重みベクトルを用いる Post-FFT

型についても，データサブキャリヤに対応する FFT

出力電力の最大化が可能である．ただしサブキャリヤ

ごとの電力ではなく全電力の最大化である点が異なる．
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この場合，次の一般化固有値問題により得られる最大

固有値の固有ベクトルを重みベクトルとすればよい．

Rdw = λmaxRY w. (17)

ここでRd =
∑

p∈Nd
Rp である．これは文献 [9], [10]

で提案された方法である．

3. 5 Pre-FFT型の干渉抑圧能力とアルゴリズム

サブキャリヤヌリング規範を用いる Pre-FFT型の

干渉抑圧能力について考える．2. 4 で述べたように，

Pre-FFT 型の FFT 出力は共通の重みベクトルと用

いる Post-FFT型の FFT出力と等しいから，式 (10)

と (11)は等しくなる．このとき，3. 2 で述べた Post-

FFT型の干渉抑圧能力の解析結果が適用できる．つま

り，Post-FFT型と同様に，ノルム拘束のもとで Jpre

を最小化することで IBIが完全に抑圧できるのである．

最後に重みベクトルを求める手順を述べる．評価

関数は Jpre(w) = wT Rxw
∗ と書き直せる．ここで

Rx = E
[
XH

i FH
n FnXi

]
，Fn はヌルサブキャリヤに

対応する行ベクトル f̃H
q , q ∈ Nu, を FFT行列から抜

き出した |Nu| × N 行列．ノルム拘束 ‖w‖ = 1 の元

での Jpre の最小化は，次の固有値問題を解いて得ら

れる最小固有値の固有ベクトルにより可能である [13]．

Rxw
∗ = λminw

∗. (18)

実際には，Rx を B 個のサンプルの平均により求め，

その最小固有値の固有ベクトルを w∗ とすればよい．

4. シミュレーション

4. 1 シミュレーション諸元

計算機シミュレーションの諸元は，特に断りがない

限り表 1 に示したものに従う．通信路のパスゲイン

hm は平均 0で分散が σ2
m の複素ガウス確率変数によ

り定めた．分散は σ2
m = β exp(−αdm)，α = 0.1，β

は通信路の平均エネルギーが 1 となるように選んだ．

理想的な周波数領域等化器が利用できると仮定して，

MMSE周波数領域等化器Qを解析的に求めて用いた．

試行回数を 10,000回とした．各試行ごとに通信路が異

なる．誤り率計算のために 1試行当り 1,000ブロック

を用いた．式 (15)の提案法のPost-FFT型 (Post)，式

(17)の単一重みベクトルを用いる Post-FFT型 (Post

(single))，式 (18)の Pre-FFT型 (Pre)の結果を示す．

また，周波数非選択性レイリーフェージング通信路に

おける単一アンテナ受信時の BER (no diversity (1

表 1 シミュレーション諸元
Table 1 Specifications of simulation.

変調方式 QPSK

サブキャリヤ数 N 64

データサブキャリヤ数 |Nd| 52

ヌルサブキャリヤ数 |Nu| 12

CP 長 P 16

0 (0◦) 2 (−30◦)

遅延波到来時刻 dm (到来角度 θm) 8 (50◦) 18 (20◦)

23 (−60◦)

受信アンテナ数 K 8

アンテナ間隔 D 半波長
相関行列の計算に必要なブロック数 B 100

角度広がり なし

図 3 相関行列計算に用いるブロック数の影響
Fig. 3 Effect of the number of blocks used to com-

pute correlation matrices.

antenna))，アンテナ 8 素子数分のアレーゲインを考

慮した BER (no diversity (8 antennas))，8ブランチ

最大比合成の BER (8-branch diversity) の理論値を

比較のために示す．

4. 2 シミュレーション結果

図 3 に，相関行列を計算するために用いたブロック

数 B を変化させたときのビット誤り率を示す．アンテ

ナ当りの平均Eb/N0を−1 dBに固定した．Post-FFT

型は 10 から 20 ブロック程度で十分誤り率を低くで

きることが分かる．一方，式 (18) の Pre-FFT 型は，

Eb/N0 が比較的低いため多くのブロックを利用しても

誤り率が下がらない．

IBIが存在する場合について，アンテナ当りの平均

Eb/N0 に対するビット誤り率特性を図 4 に示す．式

(18)の Pre-FFT型は単一アンテナ受信に近い結果で

あり，アレーゲインすら得られていない．この理由は，

ヌルサブキャリヤに対応する FFT出力電力最小化に

より IBIは抑圧できるが，希望成分に対する応答が大

きくなるような仕組みがないためと考えられる．別の
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図 4 IBI が存在する場合の BER 比較
Fig. 4 BER comparison in the presence of IBI.

言い方をすると，ノルム拘束の元で評価関数 (11) を

最小化することは，（CPを超える）干渉成分の張る空

間に直交する空間から任意の重みベクトルを選ぶこと

に相当し，この重みベクトルは（CP内の）希望成分

と無関係に選ばれてしまうため，受信信号を適切に合

成することができなくなるものと考えられる．また単

一アンテナ受信よりもいくらか劣化している理由は，

希望成分に対する応答が雑音成分に比べて相対的に小

さくなること（雑音強調に相当）と，抑圧した 2波の

IBI 成分のエネルギーが失われたためである．一方，

単一重みベクトルを用いる Post-FFT型は 8アンテナ

受信とほぼ同じであり，ダイバーシチゲインは得られ

ていない．これは，データサブキャリヤ成分電力の最

大化を行うことで同相加算ができてアレーゲインは得

られるが，符号化などの付加的な処理を行っていない

今回の条件下ではダイバーシチゲインが得られないた

めだと考えられる [12]．提案する Post-FFT型は最も

優れているが，8ブランチダイバーシチ受信からはい

くらか劣化している．これは，今回の条件ではアンテ

ナ素子間で受信信号の相関が高いため十分なダイバー

シチゲインが得られないためである．

図 5 に IBIが存在しない場合のビット誤り率特性を

示す．ここで遅延波の到来時刻は d0 = 0, d1 = 2, d2 =

8, d3 = 10, d4 = 13であり，到来方向は表 1 のものと

同じである．図 4と図 5のPre-FFT型及びPost-FFT

型を比較すると図 5 の特性が優れている．Pre-FFT

型の性能が良くなる理由は，図 5 の場合は IBI が存

在しないので，それを抑圧する必要がなく雑音強調が

起こりにくいことと，IBI成分のエネルギー損失がな

いからである．一方，提案する Post-FFT型について

図 5 IBI が存在しない場合の BER 比較
Fig. 5 BER comparison in the absence of IBI.

図 6 遅延波の角度広がりの BER 特性への影響
Fig. 6 Impact of angular spread on BER

performance.

は，遅延波を合成して出力電力を大きくする仕組みに

より雑音強調が起こりにくくなっており，図 4 の場

合は IBI 抑圧後の 3 波しか利用できないのに対して，

図 5 の場合は 5波を利用して合成できるためである．

図 6 に遅延波が角度広がりをもつ場合の結果を示す．

1クラスタ内の素波を 10波とし，広がり角を [−φ, φ]

の一様分布により決定した．φ = 0◦ と φ = 100◦ の場

合を示す．角度広がりが大きいと素子間で受信信号の

相関が低くなるため，提案する Post-FFT型は 8ブラ

ンチダイバーシチの結果に近づくことが確認できる．

一方，式 (18) の Pre-FFT 型と単一重みベクトルの

Post-FFT型はダイバーシチゲインが得られていない．

最後に，マルチユーザ環境 (OFDMA)に適用したと

きの結果を図 7 に示す．ユーザ数は U = 1と U = 3

とし，各ユーザにはそれぞれ異なる 16 サブキャリヤ

を割り当てた．どのユーザも使用しない |Nu| = 16サ
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図 7 マルチユーザ環境の BER 特性
Fig. 7 BER performance in multiuser environment.

ブキャリヤをヌルサブキャリヤとみなした．到来波の

到来時間は全ユーザ同一で表 1 のものと同じであり，

到来方向 θm, m = 0, · · · , 4は以下のとおりである．

ユーザ 1: 0◦,−30◦, 50◦, 20◦,−60◦

ユーザ 2: 10◦, 40◦,−20◦, 60◦,−50◦

ユーザ 3: −10◦, 30◦,−40◦,−80◦, 80◦.

ユーザ数が増えた場合も，提案する Post-FFT 型は

優れた性能をもつことが確認できる．この例では，各

ユーザの遅延波の遅延時間が全て同一で，全ての到来

波の到来方向が異なるという極端な状況を考えたが，

実際には遅延時間が異なったり，到来方向が同一にな

ることがあり得る．このような場合に提案法により干

渉抑圧が可能かどうかは現時点では不明であり，通信

路の条件によっては干渉抑圧ができない可能性がある．

今後，マルチユーザ環境において，提案法により干渉

抑圧可能であるための通信路の条件を明らかにし，よ

り現実的な伝搬モデルでの評価が必要である．

5. む す び

本論文では，OFDM におけるブロック間干渉の対

応策としてサブキャリヤヌリング規範に基づくアレー

アンテナの利用を検討し，干渉が完全に抑圧できるこ

とを証明した．更に Post-FFT型 OFDMアレーにつ

いて，サブキャリヤごとに FFT出力 SN比を最大に

できる方法を提案した．シミュレーションにより，提

案した Post-FFT 型アレーは干渉の影響を低減でき，

更にダイバーシチゲインをもつことを確認した．

本論文ではシングルユーザ環境における干渉抑圧能

力を中心に解析を行ったが，今後は，ダイバーシチ効

果，マルチユーザシステムへの適用可能性，符号化の

影響の解析，及び適応アルゴリズムの開発と時変通信

路への適用，ブラインド周波数領域等化器の検討が今

後の課題として挙げられる．
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付 録

1. 命題 1の証明

評価関数は次のように書き換えられる．

Jpost(wp) = wH
p E
[
YiY

H
i

]
wp

= wH
p AHE

[
UT

i FT
n F∗

nU
∗
i

]
HHAHwp

+wH
p

(∑
q∈Nu

E
[
NT

i f̃∗q f̃T
q N∗

i

])
wp. (A·1)

拘束 ‖wp‖ = 1 の元で Jpost の最小化は，行列

RY = E
[
YiY

H
i

]
の最小固有値を求める問題であ

る．仮定 (AS4)と (AS5)より，K × (M + 1)行列A

はフルカラムランクになる．したがって，式 (A·1)の

右辺第 1項の wp で挟まれた行列はランクが落ち，そ

の最小固有値は 0 である．一方，仮定 (AS2) より式

(A·1)の雑音成分は σ2
n|Nu|となる．よって，行列RY

の最小固有値は σ2
n|Nu| であり，これが Jpost の最小

値である．

次に Jpost が最小になったときに IBI成分がゼロに

なることを示す．式 (A·1)の右辺第 2項は wp に依存

しないから，以下では雑音は無視する．次のシンボル

間隔で定義される仮想通信路を考える．

cl[k] =

⎧⎨
⎩hmam[k] l = dm

0 それ以外
. (A·2)

次の N × N 行列を定義する．

Bk =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 · · · 0 cdM [k] · · · cP+1[k]
...

. . .
. . .

...
...

. . . cdM [k]
... 0
...

...

0 · · · · · · · · · · · · 0

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

,

Ck =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

c0[k] 0 · · · 0 cP [k] · · · c1[k]
...

. . .
. . .

...
...

...
...

. . . 0 cdM [k]
...

...
. . .

. . .
. . .

...

cdM [k]
. . .

. . . cdM [k]

. . .
. . . 0

0 cdM [k] · · · · · · · · · c0[k]

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

.

これを用いると第 k アンテナ受信信号 x̃i[k]は，

x̃i[k] = Bkũi−1,0 + Ckũi,0 (A·3)

と書ける．このとき，(AS1)に注意すると，

Jpost(wp) = E

[
‖

K∑
k=1

w∗
p,kũ

T
i−1,0B

T
k FT

n ‖2

]

+ E

[
‖

K∑
k=1

w∗
p,kũ

T
i,0C

T
k FT

n ‖2

]
(A·4)

を得る．ここで wp,k は wp の第 k 要素である．式

(A·1)の右辺第 1項の最小値は 0なので，式 (A·4)の

右辺第 1項は（第 2項も）0となる．更に (AS1)に注

意していくらか計算すると次式を得る．

F∗
n

(
K∑

k=1

wp,kB
∗
k

)
FT

d = 0. (A·5)

ここで Fd はデータサブキャリヤに対応する行ベクト

ル f̃H
p , p ∈ Nd, を FFT行列から抜き出した |Nd| ×N

行列である．この形の式は時間領域等化器に関する文

献 [15]にも現れ，その結果を利用すると，

|Nu| + |Nd| > dM − P (A·6)

ならば，

K∑
k=1

wp,kB
∗
k = 0 (A·7)

を得る．ここで |Nd| はデータサブキャリヤ数で
|Nd| = N − |Nu| である．したがって，式 (A·6) は

N > dM − P となる．(AS3)で N > dM を仮定した

から，N > dM − P は常に成り立つ．Bk の定義に注

意すると，式 (A·7)は次と同じである．

K∑
k=1

wp,kc∗l [k] = 0, l = P + 1, · · · , dM . (A·8)
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また cl[k] の定義に注意すると，上式は CP を超える

第mパスについての次式が成り立つことを意味する．

K∑
k=1

w∗
p,khmam[k] = 0, m > ρ. (A·9)

この式は，hmwH
p am = 0 と書け，hm �= 0 なので，

wH
p am = 0, m > ρ,を得る． �

2. 命題 2の証明

命題 1より，(AS1)–(AS5)のとき，‖wp‖ = 1の拘

束のもとで Jpost を最小化することで IBI成分がゼロ

となる．このとき，第 p データサブキャリヤの FFT

出力 zpost
i,p は

zpost
i,p = wH

p

⎧⎪⎪⎨
⎪⎪⎩

⎡
⎢⎢⎣

f̃H
p C1F

H

...

f̃H
p CKFH

⎤
⎥⎥⎦ s̃i + ni,p

⎫⎪⎪⎬
⎪⎪⎭

= wH
p tpsi,p + wH

p ni,p (A·10)

となる．ここで ni,p = NT
i f̃∗p，

tp′ =

⎡
⎢⎢⎣

f̃H
p C1

...

f̃H
p CK

⎤
⎥⎥⎦ f̃p′ (A·11)

である．式 (A·10)の二つ目の等号は，IBIが存在しな

いときCk が巡回行列になり，tp′ = 0, p′ �= p,となる

ことを利用した．E[ni,pn
H
i,p] = σ2

nIとなることに注意

すると，zpost
i,p の SN比は

SNRp =
E[|wH

p tpsi,p|2]
E[|wH

p ni,p|2] =
σ2

s

σ2
n

|wH
p tp|2 (A·12)

となる．E[|zpost
i,p |2] = σ2

s |wH
p tp|2 + σ2

n であるから，

E[|zpost
i,p |2]の最大化はSNRpの最大化に等しい． �

（平成 24 年 3 月 23 日受付，6 月 13 日再受付）
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