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第1章 序論

1.1 本研究の背景

旧来，自動車は原動機を中心とするメカニカルシステムとして徐々に発展してきた．

しかし近年，車両への電子機器の搭載は増大し，車両のシステム自体の電子化も急激

な勢いで進展しており，一般の乗用車においても，車両原価に占める電子部品の割合が

5割を超えるものも市販されるに至った．その中で，車載無線システムも目覚ましい発

展を遂げている．ラジオから始まった車両への無線システムの搭載は，テレビ，自動車

電話を経て，GPS (Global Positioning System)，ミリ波レーダ，ETC (Electronic Toll

Collection)，車載電子キーシステム等，さまざまなアプリケーションへと広がっており，

車両の安全，安心，快適性能を支える基盤技術へと進展してきている [1]-[3]．

しかし，車両の電子化の進展に伴い，新たな課題も発生している．そのひとつとして，

車載電子機器やモーター等の発する電磁ノイズ，あるいは車載無線システム同士の干渉

による通信障害が挙げられる [4]-[6]．車両という限られたスペースの中に増え続ける電

子機器や無線システムを詰め込むために，耐干渉性への要求も増大し続けており，新た

な通信品質改善技術が求められている．

車載無線システムの中には，電波の発信源，あるいは反射物の位置の把握を必要とす

るものが存在する．車載電子キーシステム [1][2]は，自動的に無線通信による認証を行

うことで，電子キーを操作することなくドアの施開錠，エンジンの始動，停止が可能な

システムである [2]．その際，電子キーの位置を特定し，キー位置に応じて車両の動作

を適切に制御する必要がある．例えば，電子キーが車室内に存在するにもかかわらずド

アロックの施錠を許可してしまうと，運転者が電子キーを車室内に放置したまま車両を

後にする可能性がある．これでは電子キーシステムが車両盗難を助長することになるた

め，電子キー位置を把握し適切に警告を発する必要がある．

TPMS (Tire Pressure Monitoring System)[1][2]は，タイヤ内の空気圧をセンシング

し，無線通信により空気圧を車両に通知することで，空気圧の低下による事故を防止す

るためのシステムである．車両側は，空気圧の低下を検出した場合，どのタイヤから送
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信されたデータであるかを判別し，空気圧が低下したタイヤを特定して運転者へ提示す

ることが求められる．タイヤの特定方法として，発信機の IDとタイヤ位置を対応させ

ておくことが考えられる．しかし，タイヤは前後左右の各装着位置により摩耗する部位

が異なるため，定期的に装着位置を入れ替えることも多く，より直接的にタイヤ位置を

特定可能であることが望ましい．

以上のように，車載無線システムに新たな干渉除去技術や電波源の位置推定技術を導

入することは，車載無線システムのより一層の普及による自動車の安全，安心，快適性

の向上，ひいては社会全体の豊かさの向上のために求められている．

1.2 本研究の目的

車載無線システムにおける干渉除去，波源位置推定という２つの要求を同時に満たす

技術として，アダプティブアンテナ技術 [7]が挙げられる．

アダプティブアンテナによる干渉除去は，複数のアンテナ（アレーアンテナ）で受信

した信号に対し，個別に重み付けを行った後，加算することで実現される．重み付けを

決定するアルゴリズムについては種々の提案が成されており，利用可能な事前情報や伝

搬環境により適切なアルゴリズムを選択する必要がある．アダプティブアンテナを車載

無線システムへ導入するための課題としては，各アンテナの信号を個別に受信する必要

があるため，そのための受信回路がアンテナ数分必要となり，回路規模が増大すること

が挙げられる．これまで 1系統の受信回路のみで成立していたシステムに対し，干渉対

策のために複数の受信系統を搭載し回路規模を増大させるということは，解決策として

優れているとはいいがたい．

そこで，本論文ではまず，回路規模を削減する方法の 1つとして，時分割多重を用い

る単一受信器によるアダプティブアンテナを取り上げる [8]-[13]．時分割多重を用いる単

一受信器は，スイッチを用いて時分割でアンテナを切換えることで複数のアンテナ信号

を多重化し，単一受信回路を用いて受信する方法である．なかでも文献 [8]では，サン

プリング定理を満たすよう，受信信号の帯域幅よりも高速にスイッチを切換えることで，

単一受信回路でありながら，各アンテナの受信信号を完全に再生可能であることが示さ

れている．しかし，スイッチのON時間が非常に短い場合に限定して検討がなされてお

り，スイッチでの受信電力の損失が非常に大きいという課題がある．そこで，本論文で

はスイッチのON時間を任意とした場合について定式化するとともに，スイッチのON

時間を最大化することで，受信電力の損失を大幅に低減可能であることを示す．その上
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で，スイッチの切換順序を最適化することで，更に受信電力の向上が可能であることを

示す．これらの性能向上により，時分割多重を用いる単一受信器によるアダプティブア

ンテナの実用化を図ることを第 1の目的とした．

車載無線システムには，電波源の位置推定が必要とされるシステムが存在する．プリ

クラッシュセーフティシステム用のミリ波レーダは，電波を車両前方へ放射し，他車か

らの反射波を受信して信号処理し，他車との距離，相対速度を検出する．この検出のた

めの信号処理技術のひとつとして，アダプティブアンテナ技術が採用されている．しか

し，例えば車載電子キーシステム等，車室内での位置推定に対してアダプティブアンテ

ナ技術を適用する場合には，2つの課題が存在する．一つは，波源がアレーアンテナ近

傍に存在するため，受信波を平面波とみなすことができず，球面波として取り扱う必要

があるという課題である．従来の多くのアダプティブアンテナによる位置推定手法は，

受信波が平面波であることを前提としていた．このため，従来の位置推定手法をそのま

ま車載電子キーシステムへ適用することはできない．

二つめの課題は，車両が金属体であるため，車室内がマルチパス環境であるというこ

とである．マルチパス環境では，最尤推定法ならば位置を推定することが可能であるが，

計算負荷が高く車載無線システムには不向きである．一方，計算負荷が比較的低い固有

値展開に基づく手法等はそのままでは適用することができない．これは，到来波同士の

相関が高いために相関波が一つの波に縮退してしまい，各到来波を分離することができ

なくなることが原因である．

そこで本論文では，車室内や車両周辺における位置推定を取り上げ，狭帯域な近傍波

源に対する相関抑圧や効率的な位置推定を実現することを第 2の目的とした．

1.3 本論文の構成

本論文は 6章から構成されている．この構成の流れを図 1.1に示す．

第 1章，すなわち本章では，本研究の背景，目的および本論文の概要を述べている．

第 2章では，車載電子キーシステムの概要について説明を行い，アダプティブアンテ

ナ技術を車載電子キーシステムへ適用する必要性について述べる．

第 3章では，アダプティブアンテナの原理について説明する．

第 4章では，まず従来のアダプティブアンテナの回路規模削減手法について検討を行

い，スイッチ切換による時分割多重を用いたアダプティブアンテナの特徴と問題点につ

いて明らかにする．次に，問題点を解決するために，スイッチのON時間を長くとる手
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法について検討し，スイッチのON時間を長くとる場合に信号の混合が生じることを示

す．そして，信号の混合を除去する方法を提案し，提案法では信号の混合が完全に除去

されることを明らかにする．更に，スイッチの切換順序を最適化する手法を提案し，従

来法と比較し受信信号の SNR (Signal-to-Noise Ratio)が改善することを示す．

第 5 章では，近傍波源の位置推定手法について検討を行う．まず，CSS (Coherent

Signal-Subspace)法を前処理とした球面波モードベクトルMUSIC (MUltiple SIgnal Clas-

sification)法の特徴とその課題について明らかにし，波源が狭帯域かつコヒーレントで

ある場合には，相関抑圧効果が低く，十分な推定精度が得られないことを示す．その上

で，MCSS (Modified CSS)法を提案し，波源が狭帯域な場合においても相関抑圧効果が

高く，十分な推定精度を得られることを明らかにする．更に，計算負荷の低減のため，平

面波に対する推定手法であるESPRIT (Estimation of Signal Parameters via Rotational

Invariance Techniques)法を近傍波源に対して適用する方法について提案し，十分な推

定精度が得られることを明らかにする．

第 6章では，本論文で得られた結果をまとめて，本アダプティブアンテナの構成技術

の有効性を結論づけ，今後の課題と展望について整理する．
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第1章 序論
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本論文での検討内容

図 1.1: 本論文の構成
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第2章 車載無線システム

2.1 まえがき

車両への無線システム搭載の歴史は古く [1]，1955年に発売されたトヨペットクラウン

には真空管式AMラジオと伸縮式モノポールアンテナが搭載されていた [2]．以降，放送

受信システムとしてはAM/FM放送やテレビ放送，衛星放送の受信システムや，道路渋

滞などの交通情報を受信するVICS (Vehicle Information and Communication System)[3]

等が導入されている．

また，交通支援用の無線システムとしては，カーナビゲーションに欠かせない GPS

(Global Positioning System)や，携帯電話網を利用した通信システム，5.8GHz利用の

ETC (Electronic Toll Collection system)[3]，DSRC (Dedicated Short Range Communi-

cation system)などがある．特に，携帯電話網を用いた各種サービス技術は，Telecom-

munication（通信）と Informatics（情報科学）とを組み合わせた造語であるテレマティ

クス技術と呼ばれ，ナビゲーションや緊急通報，エンターテイメント等，様々なサービ

スが提供されている [5]．

車両制御系では，UHF帯の電波を用いたタイヤ空気圧情報を伝送するシステムや，ド

ア鍵の遠隔開閉操作を行うリモートドアロックシステム，LF帯，UHF帯の 2種類の

電波を用いキー操作なしでエンジン始動可能な電子キーシステムなどがある [6]．また，

24GHzを用いた盗難防止用の侵入者検知センサ，76GHzのミリ波レーダによる追従走

行や衝突回避を行うシステム [7]が搭載されてきており，利便性向上に加えて安全・安

心機能の高性能化が図られている．

以上のように，今日の車両には非常に数多くの無線システムが搭載されている．また，

車両機能の全域にわたり重要な役割を担っており，車載無線システムなしで車は成立し

ないといっても過言ではない．

本章では，まず車載無線システムの中で特に干渉除去や電波源の位置推定に対する要

求の強い電子キーシステムについて，その詳細とアダプティブアンテナ技術の必要性に

ついて説明する．次に，アダプティブアンテナの適用におけるの課題とその対策につい
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て述べる．

2.2 車載電子キーシステムの仕組み

車載電子キーシステム [6]は，遠隔操作によりドアの施開錠を制御するリモートドア

ロックシステムを発展させたもので，運転者が携帯した電子キーと車両間の無線通信に

より，運転者がキーに一切触れることなく，ドアの施錠や開錠，エンジンの始動や停止

を実現するものである．リモートドアロックシステムが送信機や受信機で構成されるの

に対し，車載電子キーシステムは，電子キーやチューナ，電子キーの IDコードを照合

する照合ECU (Electronic Control Unit)，車室内アンテナ，タッチセンサと車室外アン

テナを備えたドアハンドル，プッシュ式のエンジン始動スイッチ（以下，プッシュSW）

など多くの部品により構成される．なお，車載電子キーシステムの名称やシステム構成，

操作や作動などは自動車メーカーによって異なっており，本章では代表的なシステムを

例に紹介する．

車載電子キーシステムの機能は，スマートエントリーとプッシュ式エンジンスタート

の 2つに大きく分けることができる．しかし，両機能とも無線通信の部分ではほぼ共通し

ている．車載電子キーシステムでは，車両に搭載したコイルアンテナを間欠的に 134kHz

で励振し，誘導電磁界による電子キーの検知エリア形成する．検知エリアは図 2.1のよ

うに車室内，車室外，荷室内，荷室外が判別可能なように，お互いが重ならないように

形成する必要があり，車両状態に応じて必要な場合のみエリアが形成される．キー所持

者がそれぞれの検知エリアへ侵入し，電子キーが 134kHzの電波を受信すると，300MHz

から 400MHz帯の電波で車両側へ IDコードを返信する．車両側で IDコードが正しいと

判断した場合，電子キーとの間で双方向の暗号通信を行い，電子キーが正規なものであ

ることを認証する．認証が完了すると，車両側は電子キーを検知したエリアに応じ適切

な動作を行い，スマートエントリー機能やプッシュエンジンスタート機能を提供する．

スマートエントリーは，電子キーを取り出さずにドアの施錠・開錠ができる機能であ

る．電子キーを携帯した人が車両に近づいた際に，車室外検知エリアに侵入すると上記

無線通信が行われる．暗号通信により車両側が電子キーが正規のものと判断した場合，

ドアハンドル裏側にある開錠用タッチセンサに触れただけでドアを開錠する．ドア施錠

は，ドアを閉めた状態でドアハンドルの表面にある施錠用タッチセンサに触れると，全

検知エリアにおいて誘導電磁界を形成し通信を試みる．その結果，車外エリアでの照合

が成立し，車内エリアで照合が成立しない場合，電子キーを持って運転者が外へ出たと
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判断し施錠する．一方，車室内照合が成立した場合は，車室内に電子キーを忘れたと判

断し，キー閉じ込めを防止するため施錠を行わず，ブザー等で警告する．荷室ドア（ト

ランクやバックドア）についても上記と同様の動作を行う．

プッシュ式エンジンスタートは，電子キーを車室内に携帯した状態であれば，シフト

位置とブレーキ操作，プッシュSW操作の組み合わせにより，エンジンの始動や車両の

電源状態の切換を行うことができる機能である．エンジンを始動させる場合には，シフ

トをP（パーキング）またはN（ニュートラル）の位置とし，ブレーキを踏みながらプッ

シュSWを押す．すると，車室内発信機と電子キーの間で双方向の暗号通信を行い，車

室内エリアにおいて照合が成立した場合にはステアリングロックの解除とエンジンの始

動が実施される．エンジンを停止させる場合は，車を停車させシフトをP位置とした状

態でプッシュSWを押す．車室内に電子キーが存在する場合のみエンジン始動が可能な

理由であるが，キー所持者が車室外に存在するときに他者が素早く運転席に乗り込み，

エンジンを始動させそのまま走り去るという盗難を防止するためである．

上述したように，車載電子キーシステムでは，電子キーの位置を特定することはシス

テムを成立させる上で非常に重要である．そのために，車両によっては 8本もの検知エ

リア形成用アンテナを車両各所に搭載する必要がある．また，検知エリアを正確に形成

するには距離減衰の大きな LF帯などの比較的低い周波数が望ましいが，リモートドア

ロック機能では 10m程度の距離から通信を行う必要があり，LF帯の電波では減衰が大

きく通信が成立しない．このため，車載電子キーシステムは車両から電子キーへのダウ

ンリンク通信には 134kHzの LF帯の電波を使用し，電子キーから車両へのアップリン

ク通信には 300MHzから 400MHzのUHF帯の電波を使用している．このため，1つの

機器内で周波数帯が異なる送信機と受信器を備えるという複雑な構成となり，システム

価格を押し上げ，これが普及の妨げとなっている．アダプティブアンテナによる位置推

定技術を用いれば，車両各所に配置する検知エリア形成用アンテナやそのための配線が

不要となる．また，単一周波数でシステムを構成することも可能となり，システム構成

が大幅に簡素化されるため，その実現がおおいに期待されるところである．

車載電子キーシステムはその機能上，動作しないということが許されないシステムで

ある．例えば，寒冷地において通信不良によりドアが開錠できない，あるいはエンジン

が始動しないという状況は，人命に関わる事態を招く．車両には，システムの不具合が

生じても大丈夫なよう，代替システムが準備されているが，通常とは操作方法が異なる

ため，使用者が必ずしも代替システムを利用可能とは限らない．よって，車載電子キー

システムには通常の無線システムと比較し非常に高い信頼性が要求される．その意味で



12

も，アダプティブアンテナによる干渉除去技術を車載電子キーシステムへの適用し，通

信の信頼性をより一層高めることが望まれている．

2.3 車載電子キーシステムへのアダプティブアンテナ適用
における課題と対策

アダプティブアンテナ技術を車載電子キーシステムへ適用するための課題としては，

第 1にコストが挙げられる．アダプティブアンテナでは，通常アレーアンテナの本数分

の受信回路を備える必要があるため，1アンテナシステムと比較すると回路規模が増大

し高コストとなる．例えアダプティブアンテナ技術により電子キーシステムが簡素化さ

れたとしても，回路規模の増大により総コストが従来システムを上回ってしまっては意

味がない．そこで，本研究ではアレーアンテナの各アンテナ素子をスイッチにより時分

割で切り換えることで，単一の受信器でありながらアレー信号処理が可能なシステムに

ついて検討を行った．その詳細については第 4章で述べる．

第 2の課題としては，送受信機間の距離が比較的近いことが挙げられる．従来のアダ

プティブアンテナ技術は，送受信機間の距離が遠く，受信波は平面波とみなせることを

前提としているものが多い．送受信機間の距離が近い場合には，受信波は球面波として

取り扱う必要があり，従来の位置推定（到来方向推定）技術をそのまま車載電子キーシ

ステムに適用することはできない．この対策としては，例えばMUSIC法 [16]を球面波

に対して適用可能とした球面波モードベクトルMUSIC法 [8][9]や，DOA (Direction Of

Arrival)-Matrix法を用いた方法 [10]∼[12]等が提案されている．しかし，球面波モードベ

クトルMUSIC法ではピークサーチ計算の負荷が高く，車載無線システムには適さないと

いう問題がある．DOA-Matrix法を用いた方法はピークサーチが不要であるが，アレー

アンテナの素子間隔が 1/4波長以下という制約があり，素子間相互結合によるアンテナ

の放射効率低下なども問題となる．そこで，本研究ではピークサーチ不要なESPRIT法

を近傍波源に対して適用可能とする方法について検討を行った．詳細については第 5.2

節で述べる．

第 3の課題としては，車両という電波の反射体の直近において推定を行う，すなわ

ちマルチパス環境で推定する必要があるということである．マルチパス環境では，最

尤推定に基づく EM(Expectation-Maximization)法 [13][14]や SAGE(Space-Alternating

Generalized EM)法 [13][15]はそのまま適用可能であるが，計算負荷が高いという問題

がある．一方，固有値展開に基づくMUSIC法やESPRIT法 [17]等は最尤推定法と比較
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し計算負荷が低く，車載電子キーシステムのように高い計算能力を持たないシステムに

は望ましいが，マルチパス環境ではそのまま適用することができない．これは，到来波

同士の相関が高いために相関波が一つの波に縮退してしまい，各到来波を分離すること

ができなくなることが原因である．各到来波の相関を低減する方法としては，空間平均

法 [18]∼[20]やCSS (Coherent Signal-Subspace)法 [21][22]等が提案されている．しかし，

空間平均法は受信アレーアンテナから複数のサブアレーを取出し，これを平均化する手

法であるため，実質的なアレー開口面積が減少するという問題がある．また，空間平均

法は平面波を前提とした手法であるため，近傍波源に対して適用した場合，推定精度の

劣化が生じてしまう．CSS法は，異なる周波数の受信信号をそれぞれサブアレーの受信

信号として取り扱うため，アレー開口面積の減少は生じない．また，平面波を前提とし

た手法ではないため，近傍波源の推定にも適用することが可能である．ところが，車載

電子キーシステムは信号の周波数帯域幅が狭いため，各サブアレーの相関が高く，平均

化効果が得られないという問題がある．この対策として，本研究ではCSS法を改良した

方法について検討を行い，近傍に位置する狭帯域波源の相関を低減する方法について検

討を行った．その詳細については第 5.3節で述べる．

2.4 まとめ

本章では，まず，車両には数多くの無線システムが搭載されていることを示し，それ

ぞれが重要な役割を果たしていることを述べた．次に，車載無線システムのひとつであ

る車載電子キーシステムを取り上げ，その動作の詳細を説明した．その上で，干渉波除

去と位置推定の必要性について説明し，これらをアダプティブアンテナ技術で実現する

ためには以下の 3つの課題を解決する必要があることを述べた．

1)アダプティブアンテナの回路規模の削減　

2)適切な演算量での近傍波源推定の実現　

3)近傍波源の相互相関の低減

以下，第 3章から第 5章において，上記課題を解決するための提案・検討を進める．
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図 2.1: スマートシステム概要図
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第3章 アダプティブアンテナの原理

3.1 まえがき

近年，車両に搭載される無線システムは増加の一途を辿っている．同時に，車両自体

の電子化も急激な勢いで進展しており，無線システム間の干渉や，他の電子システムが

発するノイズによる干渉は大きな問題となってきている．また，車載無線システムには

位置の推定を必要とするものも存在し，位置推定の精度向上や効率化が課題となってい

る．このような状況において，電磁環境によらず干渉を排除し，安定した通信品質を確

保する技術として，また位置推定精度を向上，効率化する技術として期待されているの

がアダプティブアンテナ技術 [1][2]である．

本章では，このアダプティブアンテナ技術の基本原理について説明する．まず，アダ

プティブアンテナの解析モデルについて示す．次に，アダプティブアンテナによる干渉

除去の原理と，その最適化アルゴリズムについて述べる．そして，アダプティブアンテ

ナ技術を用いた到来方向推定と位置推定の原理について説明する．

3.2 アダプティブアンテナの概要

図 3.1にK素子アダプティブアンテナの構成を示す．時刻 tに複数のアンテナ素子で

受信された信号x1(t), x2(t), · · · , xK(t)は，それぞれウエイト（重みづけ）w1, w2, · · · , wK

を乗算された後に合成され出力信号 y(t)となる．入力信号とウエイトをベクトル表記し

それぞれ x(t)，wとすると，出力信号 y(t)は次式のように表される．

y(t) = xT (t)w∗ = wHx(t) (3.1)

x(t) ∆
= [x1(t), x2(t), · · · , xK(t)]

T (3.2)

w ∆
= [w1, w2, · · · , wK ]

T (3.3)
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#1
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w2

wK
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x1 (t)
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y(t)

x(t) w y(t)

図 3.1: K素子アダプティブアンテナの構成
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ただし，T は転置，∗は複素共役，Hは複素共役転置を表す．ここで，相関行列を次式の

ように定義する．

Rxx
∆
= E

[
x(t)xH(t)

]
(3.4)

ここに，E[·]は期待値を表す．相関行列Rxxを用いると，出力電力は次式で与えられる．

Pout =
1

2
E
[
|y(t)|2

]
=

1

2
wHRxxw (3.5)

アダプティブアンテナは，電波環境に関する情報を学習しながら，指向特性および周

波数特性を環境に合わせて変えていくので，不要波についての知識は前もって必要とは

しない．しかし，不要波および雑音を含んだ電波環境から所望信号を抽出するために所

望信号に関する予備知識を必要とし，通常，信号の中心周波数（搬送波周波数），到来

方向，変調方式，偏波などが利用される．アダプティブアンテナはこれらの情報を利用

し，アダプティブプロセッサがウエイトを制御することで不要波を除去し，所望信号を

抽出するような指向性を実現する．

また，アダプティブアンテナを用いた到来方向推定では，アダプティブアンテナが所

望信号方向にビームを向け，不要波方向に指向性ヌルを向けることを利用して到来方向

推定を実現する．したがって，干渉波除去と到来方向推定のアルゴリズムには共通する

部分も多い．

3.3 解析モデル

ウエイトベクトルwのアダプティブアンテナに所望波のみが入射する場合を考える．

各アンテナ素子で受信された所望波信号を ś1(t), ś2(t), · · · , śK(t)と表すと，入力ベクト
ルの所望波成分は次式のようにベクトル表記できる．

ś(t) ∆
= [ś1(t), ś2(t), · · · , śK(t)]T (3.6)

= s(t)a (3.7)

a ∆
= [a1, a2, · · · , aK ]T (3.8)

ここに，s(t)は基準点における所望波，ak(k = 1, 2, · · · , K)は第 k素子の所望波に対す

る応答値を表している．それゆえ，ベクトル表記したaは所望波のアレー応答ベクトル，

アレー伝搬ベクトル，または到来方向情報を含むことから方向ベクトル，あるいはモー
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ドベクトルとも呼ばれる．このとき，アレー出力は次式のように表される．

y(t) = wH ś(t) (3.9)

= s(t)wHa = s(t)aTw∗ (3.10)

= s(t)D (3.11)

D ∆
= wHa = aTw∗ (3.12)

式 (3.12)のDはアダプティブアンテナの所望波に対するアレー応答値を表しており，所

望波の波源位置（基準点からの距離 r，天頂角 θ，方位角 ϕ）と周波数 f によって変化

する．

一般に，図 3.2に示すように波源の位置ベクトルが ρ = (x, y, z) (x = r sin θ cosϕ;

y = r sin θ sinϕ; z = r cos θ)で与えられ，素子の位置ベクトルが ρk = (xk, yk, zk) (k =

1, · · · , K)で与えられるとき，座標原点を振幅，位相の基準点として方向ベクトル成分

ak(r, θ, ϕ, f) (k = 1, · · · , K)は次式で表される．

ak(r, θ, ϕ, f) =
|ρ|

|ρ− ρk|
exp

{
−j2π

f

c
(|ρ− ρk| − |ρ|)

}
(3.13)

=
r

|ρ− ρk|
exp

{
−j

2π

λ
(|ρ− ρk| − r)

}
(3.14)

ここに，|·|はベクトルの長さ，cは光速，λは波長を表す．波源が無限遠方 (|ρ| = ∞)に存

在する場合には，式 (3.14)を次式のように変形することで，方向ベクトル成分 ak(θ, ϕ, f)

(k = 1, · · · , K)は与えられる．

ak(θ, ϕ, f) = lim
r→∞

ak(r, θ, ϕ, f) (3.15)

= lim
r→∞

r

|ρ− ρk|
exp

{
−j

2π

λ
(|ρ− ρk| − r)

}
(3.16)

= exp

{
j
2π

λ
ρT
k l(θ, ϕ)

}
(3.17)

ただし，

l(θ, ϕ) ∆
=

ρ

|ρ|
(3.18)

=
[x
r
,
y

r
,
z

r

]T
(3.19)

= [sin θ cosϕ, sin θ sinϕ, cos θ]T (3.20)

lim
r→∞

r

|ρk − ρ|
= 1 (3.21)
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図 3.2: K素子アレーの素子配置（任意配列）
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lim
r→∞

|ρk − ρ| − r

= lim
r→∞

√
(xk − x)2 + (yk − y)2 + (zk − z)2 − r (3.22)

= lim
r→∞

r

(√
1 +

x2
k

r2
− 2

xkx

r2
+

y2k
r2

− 2
yky

r2
+

z2k
r2

− 2
zkz

r2
− 1

)
(3.23)

= lim
r→∞

r

(
x2
k

2r2
− xkx

r2
+

y2k
2r2

− yky

r2
+

z2k
2r2

− zkz

r2

)
(3.24)

(
... if |h| ≪ 1 then (1 + h)n =.. 1 + nh)

= −xk
x

r
− yk

y

r
− zk

z

r

(
... lim

r→∞

x2
k

2r
= 0, lim

r→∞

y2k
2r

= 0, lim
r→∞

z2k
2r

= 0

)
(3.25)

= −ρT
k l(θ, ϕ) (3.26)

ここに，l(θ, ϕ)は視方向 (look direction) 単位ベクトルである．例として，波源が有限

距離，無限距離それぞれの場合の等間隔リニアアレー，長方形平面アレーの方向ベクト

ルの成分 ak(k = 1, · · · , K)を以下に示す．

3.3.1 等間隔リニアアレーの方向ベクトル成分

図 3.3のように波源が有限距離に存在し，素子間隔が等間隔 dである場合に，アレー

中心を位相，振幅の基準点とすると，ρk =

((
k − K + 1

2

)
d, 0, 0

)
と表されるため，方

向ベクトル成分は次式のように表される．

ak(r, θ, f) =
r

|ρ− ρk|
exp

{
j
2π

λ
(|ρ− ρk| − r)

}
(3.27)

|ρ− ρk| = r

√
1 +

{(
k − K + 1

2

)
d

r

}2

− 2

(
k − K + 1

2

)
d

r
sin θ (3.28)

= r

√
1 +

{
(2k −K − 1)d

2r

}2

− (2k −K − 1)d sin θ

r
(3.29)

また，図 3.4のように波源が無限遠方に存在する場合には，方向ベクトル成分は次式の

ように表される．

ak(θ, f) = exp

[
j
2π

λ
d

{
k − (K + 1)

2

}
sin θ

]
(3.30)

= exp
{
j
π

λ
d(2k −K − 1) sin θ

}
(3.31)
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図 3.3: K素子等間隔リニアアレーと近傍波源の位置関係
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図 3.4: K素子等間隔リニアアレーと遠方波源の位置関係
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図 3.5: K(= Nx ×Ny)素子長方形平面アレーの素子配置
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3.3.2 長方形平面アレーの方向ベクトル成分

図 3.5に示すK(= Nx ×Ny)素子長方形平面アレーの場合の方向ベクトル成分を考え

る．波源が有限距離に存在し，x方向の素子間隔が dx，y方向の素子間隔が dyである場

合に，素子の番号を k = nx+Nx(ny−1) (nx = 1, · · · , Nx; ny = 1, · · · , Ny; k = 1, · · · , K)

とすると，アレー中心を位相，振幅の基準点として，アレー素子位置は

ρk =

((
nx −

Nx + 1

2

)
dx,

(
ny −

Ny + 1

2

)
dy, 0

)
(3.32)

と表されるため，方向ベクトル成分は次式で表される．

ak(r, θ, ϕ, f) =
r

|ρ− ρk|
exp

{
j
2π

λ
(|ρ− ρk| − r)

}
(3.33)

|ρ− ρk| =
√
r2 + r2k − 2rrk sinκ (3.34)

rk =

√{(
nx −

Nx + 1

2

)
dx

}2

+

{(
ny −

Ny + 1

2

)
dy

}2

(3.35)

κ = cos−1

{
ρ · ρk

|ρ||ρk|

}
(3.36)

= cos−1


r sinθ cosϕ

(
nx−

Nx+1

2

)
dx + r sinθ sinϕ

(
ny−

Ny+1

2

)
dy

r + rk

(3.37)

また，波源が無限遠方に存在する場合には，方向ベクトル成分は次式のように表される．

ak(θ, ϕ, f) = exp

[
j
2π

λ

{(
nx −

Nx + 1

2

)
dx sin θ cosϕ

+

(
ny −

Ny + 1

2

)
dy sin θ sinϕ

}]
(3.38)

3.4 干渉除去アルゴリズム

アダプティブアンテナは電波環境に関する情報を学習しながらアレーアンテナの指向

性を電波環境に合わせて変化させるものであり，不要な雑音に関する情報は必要としな

い．しかし，複数の波が到来する電波環境において所望波のみを抽出するための予備知

識を必要とする．予備知識とは，通常，信号の通信周波数，到来方向，変調方式，偏波，

同期確立信号などが利用される．

アダプティブアンテナの制御アルゴリズムは，上記の予備知識の設定により分類でき

る．大別すると，
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　 1)最小 2乗誤差法 [3][4]

　 2)最大 SNR法 [5][6]

　 3)拘束付出力電力最小化法 [7][8]　

の 3つに分類できる．車載無線システムは，基地局と端末の位置関係が常に変化する移

動通信環境とみなすことができ，所望波の到来方向情報を必要とする 2)の方法を適用す

るためには，事前に到来方向推定を行う必要がある．しかし，多くの車載無線システム

は，携帯電話や無線LAN等と比較すると圧倒的に伝送情報量は小さく，簡素で安価なシ

ステム構成となっている．このため，事前推定が必要な 2)は車載無線システムに適さな

いと考えられる．本節では，最小 2乗誤差法として分類されるMMSE(Minimum Mean

Square Error)[3][4]と，拘束付出力電力最小化法に分類される PI(Power Inversion)[12]

を取り上げ，その原理について説明する．

3.4.1 MMSEアダプティブアンテナ

最小 2乗誤差法 (MMSE)に基づくアダプティブアンテナは，1960年代にWidrowに

より報告されたアダプティブフィルタ [3]から発展したもので，Widrowらはこの概念を

アダプティブアンテナに応用した．

MMSEアダプティブアンテナは，参照信号 r(t)とアレー出力信号 y(t)の誤差を最小化

するよう動作するアダプティブアンテナである．つまり，誤差を最小化するウエイトw

がMMSEアダプティブアンテナの最適ウエイトである．参照信号 r(t)と出力信号 y(t)

の誤差を e(t)とすると，2乗誤差の期待値（平均 2乗誤差）は以下の式で与えられる．

E
[
|e(t)|2

]
= E

[
|r(t)− y(t)|2

]
= E

[
|r(t)−wHx(t)|2

]
= E

[
|r(t)|2

]
−wTr∗

xr −wHrxr −wHRxxw (3.39)

ここに，rxrは参照信号と入力ベクトルの相関ベクトルであり，次式で定義される．

rxr
∆
= E [x(t)r∗(t)] (3.40)

式 (3.39)を見ると，平均 2乗誤差E [|e(t)|2]はウエイトベクトルの 2次関数となってい

る．このため，平均 2乗誤差を最小とするウエイトベクトルwの値は，ウエイトベクト

ルに関する勾配を零とおくこと，すなわち

∇wE
[
|e(t)|2

]
= −2rxr + 2Rxxw = 0 (3.41)
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により求められる．したがって，MMSEアダプティブアンテナにおける最適ウエイト

woptは次式で与えられる．

wopt = R−1
xxrxr (3.42)

上式はウィーナ解と呼ばれる．

実際に最適ウエイトを求めるアルゴリズムには，最急降下法に基づくLMS (Least Mean

Square)アルゴリズム [9]，サンプル値を用いた直接解法 (SMI : Sample Matrix Inversion)

[10]，再帰的最小 2乗法 (RLS : Recursive Least-Square)[4]などがある [1]．LMSはもっ

とも一般的であり，計算負荷も小さく，簡素なシステムである車載無線システムに適し

ていると考えられる．LMSの最適化アルゴリズムは次のように表される [1][9]．

w(m+ 1) = w(m) + µx(m)e∗(m) (3.43)

ここに，mは繰返し回数（イタレーション）を表す．µはステップサイズで，ウエイト

更新の割合を調整する．

LMSには，各波の到来方向が接近していたり，各波の電力比が大きい場合，収束が極

端に遅くなるという問題がある．これは，相関行列の固有値分散の問題と呼ばれている

[11]．この問題を解決する方法のひとつが SMIである．SMIはその名の通り，サンプル

された入力データから相関行列，相関ベクトルを推定し，式 (3.42)で与えられている最

適ウエイトの理論式に代入することで直接，ウエイトの最適値を求める方法である．す

なわち，m個の入力ベクトルのサンプル値x(1), · · · ,x(m)，および同数の参照信号のサ

ンプル値 r(1), · · · , r(m)が得られたとすると，以下のように直接ウエイトを計算する．

Rxx(m) =
1

m

m∑
i=1

x(i)xH(i) (3.44)

rxr(m) =
1

m

m∑
i=1

x(i)r∗(i) (3.45)

wopt(m) = R−1
xx (m)rxr(m) (3.46)

したがって，相関行列の逆行列を計算する必要があり，計算負荷が高い．しかし，逆行

列を次のように漸化式で求めることもできる [1][9]．

R−1
xx (m) =

1

β
R−1

xx (m− 1)− (1− β)R−1
xx (m− 1)x(m)xH(m)R−1

xx (m− 1)

β2 + β(1− β)xH(m)R−1
xx (m− 1)x(m)

(3.47)

ただし，βは忘却係数と呼ばれ，0 < β < 1を満たす実数パラメータであり，古いサンプ

ル値をどのくらい計算結果に反映させるかを決定するパラメータである．式 (3.42)の代
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わりに上式を用いれば，R−1
xx を直接的な逆行列演算をすることなく求めることができ，

最適ウエイトの算出に必要な計算の負荷が低減される．

3.4.2 PIアダプティブアンテナ

パワーインバージョン (PI : Power Inversion)アダプティブアンテナは，ひとつの素子

ウエイトを一定値に固定した状態で，出力電力を最小化するよう動作するアダプティブ

アンテナであり，一般には以下の条件のもとで適用可能である [4][12]．

1)アレー自由度（独立なヌルの数）が干渉波の数と等しい

2)所望波電力が干渉波電力よりも小さい

すなわち，所望波と干渉波は入力電力の違いのみで識別されるため，MMSEのように参

照信号を必要としないが，上記条件は車載無線システムに適用するには非常に厳しい条

件である．条件を満たさない場合には，所望波は干渉波と共に抑圧されることとなる．

しかし，例えば受信機が送出するリクエスト信号に応じて所望波が送出されるようなシ

ステムでは，所望波の受信タイミングを受信機に備えられたアダプティブアンテナが知

ることができる．所望波を受信していないタイミングで PIアルゴリズムを動作させれ

ば，条件を満たさなくても所望波は抑圧されず，干渉波の方向には指向性ヌルが形成さ

れる．したがって，干渉波の時間変化がないと見なせる場合には，所望波の受信タイミ

ングのみを予備知識として動作することが可能であり，車載無線システムに適するアル

ゴリズムといえる．

PIアダプティブアンテナは拘束付出力電力最小化法 (CMP : Constraint Minimization

of Power)[8]の一種と考えられる．そこでまず，CMPの最適ウエイトを求める．

CMPにおけるウエイトに関する線形拘束は，拘束条件が一つである場合には次式で

与えられる．

cTw∗ = h (3.48)

ここに，cは拘束ベクトルと呼ばれ，hは cに対する拘束応答値と呼ばれる．CMPは，

この拘束条件の基で出力電力を最小化する．したがって，基本原理を定式化すると次の

ように表される．

min
w

(
Pout =

1

2
wHRxxw

)
subject to cTw∗ = h (3.49)
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上記のような条件付最小化問題はLagrangeの未定係数法を用いて解くことができる．そ

こで，この方法に基づいて最小化すべき評価関数を次のように定義する．

Q(w) =
1

2
wHRxxw +Re

[
µ
(
cTw∗ − h

)]
=

1

2
wHRxxw +

1

2
µ
(
cTw∗ − h

)
+

1

2
µ∗ (cHw − h∗) (3.50)

ここに，µは未定係数である．式 (3.50)はウエイトに関して 2次式となっており，MMSE

アダプティブアンテナと同様に最小値が存在する．ウエイトwに関するQ(w)の勾配を

とり，これを零と等しいとおくことによって最適ウエイトを得る．すなわち

∇wQ(w) = Rxxw + cµ = 0 (3.51)

を満たすものが最適ウエイトwoptであり，次のように書ける．

wopt = −R−1
xxcµ (3.52)

µを決定するために式 (3.52)を条件式 (3.48)の複素共役式に代入すると

cHwopt = −cHR−1
xxcµ = h∗ (3.53)

を得，これを µに関して解くと次式を得る．

µ = − h∗

cHR−1
xxc

(3.54)

結局，式 (3.54)を式 (3.52)へ代入することによって，CMPにおける最適ウエイトが次

のような形式で得られる．

wopt = γR−1
xxc (3.55)

γ =
h∗

cHR−1
xxc

(3.56)

PIアダプティブアンテナは，ひとつの素子のウエイトを固定することを拘束条件とし

た，CMPアダプティブアンテナと考えられる．よって，例えば第 1素子のウエイトを

固定する場合，PIアダプティブアンテナの拘束条件は次の形で表される．

c = s = [1, 0, · · · , 0]T (3.57)

ここに，sは PIアダプティブアンテナにおける拘束ベクトルである．以上より，PIア

ダプティブアンテナの最適ウエイトは次のように与えられる．

wopt = γR−1
xxs (3.58)

γ =
h∗

sHR−1
xxs

(3.59)
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実際に最適ウエイトを求めるアルゴリズムは，MMSEアダプティブアンテナと同様

に LMS, SMI, RLSなどが使用できる．ここでは，SMIアルゴリズムを採用した場合に

ついて説明する．

m個の入力ベクトルのサンプル値x(1), · · · ,x(m)が得られたとすると，以下のように

直接ウエイトを計算する．

Rxx(m) =
1

m

m∑
i=1

x(i)xH(i) (3.60)

γ(m) =
h∗

sHR−1
xx (m)s

(3.61)

wopt(m) = γ(m)R−1
xx (m)s (3.62)

ここで，式 (3.61)に着目すると，γ(m)は h∗をR−1
xx (m)の第 (1,1)成分で割ったもので

あることがわかる．また，式 (3.62)のR−1
xx (m)s部分はR−1

xx (m)の第 1列を表すベクト

ルであることがわかる．したがって，ウエイトwopt(m)の第 1素子成分は常に h∗に保

たれることがわかる．PIアダプティブアンテナでは，以上のようなメカニズムによりあ

る素子のウエイト成分を固定しつつ出力電力を最小化するよう動作する．

3.5 到来方向推定アルゴリズム

アダプティブアンテナは劣悪な電波環境の中での信号のリカバリが目的であった．し

かし，移動通信や室内無線通信（無線 LAN）などでは基地局の設置を効率良く行った

り多重波伝搬を適切にモデル化する必要がある．そのためには，状況や環境に応じて電

波伝搬構造を詳細に把握することが大切である．そこで，到来波（多重波，干渉波）の

分離推定が重要な技術となり，アレーアンテナを用いた到来方向推定法が注目を浴びて

いる．

アレーアンテナを用いた到来方向推定の基本原理としては，アレー指向性のビーム

部分を利用するビーム走査方式と，指向性のヌル点を利用するヌル走査方式の 2つに大

別される．ビーム走査方式としては，もっとも基本的な到来方向推定法であるフーリエ

変換に基づくビームフォーマ法が挙げられる．また，同じビーム走査方式として，ビー

ムフォーマ法のサイドローブによる推定精度の劣化問題を改善した Capon法 [13]も報

告されている．一方，ヌル走査方式としては，出力電力の最小化を行う際に発生する

ヌル点を利用し推定を行う線形予測法 (LP : Linear Prediction)[14]が挙げられ，ビー

ム走査方式と比較し高い分解能特性が報告されている．さらに，アレー入力の相関行
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列の固有値展開に基づくPisarenko法 [15]，MUSIC(MUltiple SIgnal Classification)[16]，

ESPRIT(Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques)[17]な

どが提案されている．これらの推定法の特徴を表 3.1に示す．

これら到来方向推定法の発展はアダプティブアンテナと別に進められてきたが，その

原理はアダプティブアンテナと密接に関係しており，アダプティブアンテナの特性を利

用したものと解釈できる [1][2]．以下では，最初に到来方向推定における受信信号モデ

ルを示した後，アダプティブアンテナとの関連性にも触れつつ，ヌル走査法に限定して

到来方向推定の各アルゴリズムについて説明する．

3.5.1 到来方向推定における受信信号モデル

アレー構成は図 3.6に示すK素子リニアアレーとする．アレーの入力x1(t), x2(t), · · · ,
xK(t) と各素子のウエイトw1, w2, · · · , wK をそれぞれ

x(t) ∆
= [x1(t), · · · , xk(t), · · · , xK(t)]

T (3.63)

w ∆
= [w1, · · · , wk, · · · , wK ]

T (3.64)

のようにベクトル表記する．ここに，x(t)を入力ベクトル，wをウエイトベクトルと呼

ぶ．すると，アレー出力 y(t)は

y(t) ∆
= wHx(t) (3.65)

と表される．このとき，出力電力は

Pout =
1

2
E
[
|y(t)|2

]
(3.66)

=
1

2
wHRxxw (3.67)

Rxx
∆
= E

[
x(t)xH(t)

]
(3.68)

=


E[x1(t)x

∗
1(t)] E[x1(t)x

∗
2(t)] · · · E[x1(t)x

∗
K(t)]

E[x2(t)x
∗
1(t)] E[x2(t)x

∗
2(t)] · · · E[x2(t)x

∗
K(t)]

...
...

. . .
...

E[xK(t)x
∗
1(t)] E[xK(t)x

∗
2(t)] · · · E[xK(t)x

∗
K(t)]

 (3.69)

で与えられる．ここに，Rxxは相関行列であり，E[·]は期待値を表す．
アレーアンテナからの入力信号ベクトル x(t)は，素子数がKでL波の到来波が到来

する場合，次式のように表される．

x(t) = As(t) + n(t) (3.70)
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表 3.1: 到来方向推定アルゴリズムの比較

アレーの方向ベクトル
推定法 基本原理 アレー形状 (array manifold) の 主な計算

必要性

beamformer ビーム走査 任意 必要 方向サーチ
Capon ビーム走査 任意 必要 方向サーチ
LP ヌル走査 任意 必要 方向サーチ

Pisarenko ヌル走査 任意 必要 固有値展開
方向サーチ

MUSIC ヌル走査 任意 必要 固有値展開
方向サーチ

ヌル走査 等間隔アレー
ESPRIT (多次元 又は 2 つの 不要 固有値展開

　干渉計) 同型任意アレー

# 1#K

  

l
  

l th source

x   (t)1x   (t)K

1wKw

y(t)

# 2

x   (t)2

2w

図 3.6: K素子リニアアレー



33

ただし，A, s(t),n(t)はそれぞれ以下で定義される．

A ∆
= [a (θ1) , · · · ,a (θl) , · · · ,a (θL)] = [a1, · · · ,al, · · · ,aL] (3.71)

s(t) ∆
= [s1(t), · · · , sl(t), · · · , sL(t)]T (3.72)

n(t) ∆
= [n1(t), · · · , nk(t), · · · , nK(t)]

T (3.73)

ここに，θlは第 l到来波の到来方向を表し，a (θl)は第 l波のモードベクトル，sl(t)は第

l波の基準位置での複素振幅，nk(t)は第 k素子の受信信号に含まれる熱雑音を表す．ま

た，Aはモード行列と呼ばれる．このとき，相関行列は次式のように表すことができる．

Rxx = E
[
x(t)xH(t)

]
= ASAH + σ2I (3.74)

S ∆
= E

[
s(t)sH(t)

]
(3.75)

=


E[s1(t)s

∗
1(t)] E[s1(t)s

∗
2(t)] · · · E[s1(t)s

∗
L(t)]

E[s2(t)s
∗
1(t)] E[s2(t)s

∗
2(t)] · · · E[s2(t)s

∗
L(t)]

...
...

. . .
...

E[sL(t)s
∗
1(t)] E[sL(t)s

∗
2(t)] · · · E[sL(t)s

∗
L(t)]

 (3.76)

ただし，σ2は熱雑音電力，Iは単位行列を表す．到来波間の相関を表す式 (3.75)の行列

Sは信号（波源）相関行列と呼ばれ，到来波はすべて互いに無相関であるとすると，

S =


P1 0 · · · 0

0 P2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · PL

 (3.77)

Pl
∆
= E[sl(t)s

∗
l (t)] (l = 1, 2, · · · , L) (3.78)

と表される．ここに，Plは各到来波の入力電力を表す．以後，簡単のため，到来波はす

べて互いに無相関であるとする．

3.5.2 線形予測法

ビームフォーマ法や Capon法等のビーム走査方式の推定法は，アレーのメインロー

ブを到来波の方向に向けて受信し，その受信電力の大きさから到来方向を推定する方法

であるため，メインローブの太さ，すなわちビーム幅が角度分解能を決める．したがっ

て，分解能を増大させるためにはアレーの素子数を増やし，アレーの開口長を広げなけ

ればならない．一方，ヌル点を到来波に向けて推定する方法もあり，ビームと比較しヌ
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ルの幅は狭いため，ビーム走査方式と比較し高い分解能を示す．線形予測法 [1][14]は，

ヌル点合成を適応的に行うことで到来方向の推定を行う方法である．

以下では，動作原理について説明する．図 3.6にK 素子リニアアレーの構成を示す．

線形予測法では，第 2素子から第K素子の信号を使って次のように第 1素子の信号を予

測する [1][14]．

x̂1(t) = −
K∑
k=2

w∗
kxk(t) (3.79)

上式では，第 2素子から第K素子の信号の線形結合によって予測値 x̂1(t)が作られてい

る．これが線形予測法と呼ばれるゆえんである．このときの予測誤差 ϵ(t)は次式で表さ

れる．

ϵ(t) ∆
= x1(t)− x̂1(t) =

K∑
k=1

w∗
kxk(t) = wHx(t) (

... w1 = 1) (3.80)

ここで，この予測誤差を最小化するウエイトベクトルwを求める．この予測誤差の 2乗

期待値は次式のように表される．

E
[
|ϵ(t)|2

]
= wHRxxw = 2Pout (3.81)

これはまさに，w1 = 1という拘束条件の下で，出力電力を最小化することになり，PI

アダプティブアンテナと同じ原理である．したがって，予測誤差を最小にするウエイト

ベクトルwLP は，PIアダプティブアンテナと同様に以下の式で表される．

wLP
∆
= γR−1

xxs (3.82)

γ =
h∗

sHR−1
xxs

(3.83)

s = [1, 0, · · · , 0]T (3.84)

h = 1 (3.85)

このウエイトベクトルwLP をアレーアンテナのウエイトとして用いると，PIアダプティ

ブアンテナと同じで，アレーの自由度に余裕があるとき（K − 1 >= 波源数Lのとき）は

すべての到来波を抑圧する．すなわち，すべての到来方向にヌル点を向ける．これによ

り，ビーム走査方式と比較し高い分解能で到来方向が推定できる．実際の到来方向の角

度分布（角度スペクトル）を与える関数は，このウエイトによる電力指向性パターンの

逆数の形をとり，次式で定義される．

PLP (θ) ∆
=

1

|wH
LPa (θ)|2

(3.86)
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角度スペクトルは，入力の相関行列Rxxとモードベクトルa (θ)のみを用いて計算でき，

そのピーク位置から到来方向を推定する．

3.5.3 Pisarenko法

線形予測法は，PIアダプティブアンテナと原理は同じで，特定素子のウエイト成分を

固定するという拘束条件のもと，出力電力を最小化することによって角度スペクトルが

得られた．この拘束条件は，w = 0という自明な解を取り除くためのものである．自明

な解を取り除く拘束条件はこれ以外にも存在する．Pisarenko法は，ウエイトのノルム

を一定値とする拘束条件のもと，出力電力を最小化し角度スペクトルを得る．この場合

の解くべき問題は次のように表される．

min
w

(
Pout =

1

2
wHRxxw

)
subject to wHw = 1 (3.87)

これは，Lagrangeの未定係数法により次の評価関数を最小化することに置き換えられる．

Q(w) =
1

2
wHRxxw +

µ

2

(
1−wHw

)
(3.88)

ここに，µは未定係数である．ウエイトwに関するQ(w)の勾配をとり，これを零に等

しいとおくことによって次式を得る．

∇wQ(w) = Rxxw − µw = 0 (3.89)

Rxxw = µw (3.90)

式 (3.90)は固有値問題で，未定係数µはRxxの固有値でK個存在することがわかる．式

(3.90)の両辺に左からwH を掛けると

wHRxxw = µwHw = µ
(... wHw = 1

)
(3.91)

となるので，µは出力電力の 2倍に相当する．今，出力電力の最小化を行っているので，

K個の固有値のうち最小のものが最小出力電力値に該当し，その最小固有値に対応する

固有ベクトルが求める解である．これを用いた角度スペクトルは LP法と同様に構成で

き，次式で表される．

PPS (θ)
∆
=

1

|wH
PSa (θ)|2

(wPS : Rxxの最小固有値の固有ベクトル) (3.92)
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LP法と異なる点は，単にウエイトに関する拘束条件であるが，この拘束条件によっ

てLP法より角度分解能が向上する．しかし，LP法と同様に，アレー自由度に余裕があ

ると，実際に到来しない方向に指向性のヌルが作られることもあり，ヌルの方向に真の

到来波が存在するか否かは電力推定など他の方法によらなければならない．この点を改

善したのが次に述べるMUSICである．

3.5.4 MUSICアルゴリズム

MUSIC (MUltiple SIgnal Classification)法 [1][16]もPisarenko法と同じ相関行列の固

有値・固有ベクトルを用いる．よって，まず相関行列の固有値と固有ベクトルについて

述べる．

アレーアンテナからの入力信号ベクトル x(t)，相関行列Rxxは，素子数がKでL波

の到来波が到来する場合，式 (3.70)，式 (3.74)に示した通り，次式のように表される．

x(t) = As(t) + n(t) (3.93)

Rxx = E
[
x(t)xH(t)

]
= ASAH + σ2I (3.94)

はじめに熱雑音が存在しない場合を考えてみる．到来波が互いに無相関であれば信号

相関行列 S は対角行列となり，そのランクは明らかに Lでフルランクとなる．方向行列

Aも到来波の到来方向が異なればその列ベクトルは独立となりランクは Lのフルランク

となる（列正則であるともいう）．したがって，この場合の入力相関行列 Rxx = ASAH

はランク L の非負定値エルミート行列であることが導かれる．この行列の固有値を µi

(i = 1, 2, . . . , K)，対応する固有ベクトルを ei (i = 1, 2, . . . , K)で表すと

ASAHei = µiei (i = 1, 2, · · · , K) (3.95)

と表せ，その固有値は実数で

µ1 >= µ2 >= · · · >= µL > µL+1 = · · · = µK = 0 (3.96)

という関係をもつ．また対応する固有ベクトルは

eH
i ek = δik (i, k = 1, 2, · · · , N) (3.97)

の関係をもつ．ただし，δik はクロネッカーのデルタである．
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熱雑音が存在する場合は，

Rxxei = (ASAH + σ2I)ei (3.98)

= ASAHei + σ2ei (3.99)

= µiei + σ2ei (3.100)

= (µi + σ2)ei (i = 1, 2, · · · , K) (3.101)

と表され，熱雑音がないときの相関行列の固有値に熱雑音電力が上乗せされただけで固

有ベクトルは熱雑音の有無には無関係であることがわかる．そこで

µ̂i
∆
= µi + σ2 (i = 1, 2, · · · , K) (3.102)

とおいて相関行列 Rxx の固有値を表すと

λ1 >= µ̂2 >= · · · >= µ̂L > µ̂L+1 = · · · = µ̂K = σ2 (3.103)

という関係式を得る．したがって相関行列の固有値を求め，熱雑音電力 σ2 より大きい固

有値の数から到来波数 L を推定することができる．到来波数推定の手法としては最尤法

に基づくAIC (Akaike Information Criteria)やMDL (Minimum Description Length)[18]

などがあるが，ここでは到来波数は正確に推定できたとして以後の説明を行う．

次に熱雑音電力に等しい固有値に対応する固有ベクトルに着目する．

Rxxei = (ASAH + σ2I)ei (3.104)

= µ̂iei (3.105)

= σ2ei (i = L+ 1, · · · , K) (3.106)

と表されるので

ASAHei = 0 (i = L+ 1, · · · , K) (3.107)

が導かれる．さらに行列 A と S がフルランクであることから

AHei = 0 (i = L+ 1, · · · , K) (3.108)

すなわち，

aH(θl)ei = 0 (l = 1, 2, · · · , L; i = L+ 1, · · · , K ) (3.109)

となる．これは熱雑音電力に等しい固有値に対応する固有ベクトルはすべて到来波のア

レー応答ベクトルと直交することを意味している．アレーアンテナの指向性パターンで
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考えると，固有ベクトル eL+1, · · · , eK をアレーアンテナのウエイトベクトルとして用

いた場合，到来波の方向に指向性のヌル（零点）が向けられることになる．

固有ベクトルとアレー応答ベクトルの関係を線形空間で考えてみる．固有ベクトル {
e1, e2, · · · , eK } は互いに直交するので K 次元のエルミート空間の正規直交基底ベクト

ルとして扱われる．この K 次元空間は性質上

S = span{e1, e2, · · · , eL} (3.110)

N = span{eL+1, eL+2, · · · , eK} (3.111)

のふたつの部分空間に分けることができ，S と N は互いに直交補空間の関係にある．

ここで span{·} は列ベクトルの張る空間を表している．一方，式 (3.109) より

S ′ = span{a1,a2, · · · ,aL} (3.112)

も部分空間 N と直交する L 次元空間を張る．よって部分空間 S と S ′ は共に L 次元

で N と直交する補空間を作るので

S = S ′ (3.113)

であると言える．すなわち，L 個の固有ベクトル {e1, · · · , eL} と L 個のアレー応答ベ

クトル {a1, · · · ,aL}は同じ空間にあり互いに他方のベクトルの線形結合で表現できる．
なお，部分空間SとN はそれぞれ信号部分空間 (signal subspace)，雑音部分空間 (noise

subspace)と呼ばれている．

さて，式 (3.109) に基づいて，(K − L) 個の固有ベクトルを使い，以下のように指向

性のヌル点が到来方向を指し示す (K − L) 個の角度スペクトルを構成できる．

PPS1(θ) =
1

|eH
L+1a (θ) |2

(3.114)

PPS2(θ) =
1

|eH
L+2a (θ) |2

(3.115)

...

PPSK−L
(θ) =

1

|eH
Ka (θ) |2

(3.116)

これらは Pisarenko法による角度スペクトルである．MUSICアルゴリズムではそれぞ

れの角度スペクトルの偽像（スプリアス）をできるだけ排除し，共通の真の到来方向を
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のみ指し示すスペクトルを導き出すために，これらをそのまま平均（算術平均）するの

ではなく

1
1

PPS1

+
1

PPS2

+ · · ·+ 1

PPSK−L

(3.117)

と調和平均をとり，あたかも抵抗素子の並列接続のように合成する．抵抗の並列接続と

考えれば，ある一つの抵抗が偶然大きくなっても全体の合成抵抗はあまり影響せず，す

べての抵抗が同時に大きくなったときに合成抵抗が大きくなるので，式 (3.117) が有効

であることが理解できるであろう．

式 (3.117) を整理し，aH (θ)a (θ) を掛けて正規化すると

PMU (θ) ∆
=

1
N∑

i=L+1

|eH
i a (θ) |2

× aH (θ)a (θ) (3.118)

=
aH (θ)a (θ)

aH (θ)ENE
H
Na (θ)

(3.119)

EN
∆
= [eL+1, · · · , eK ] (3.120)

と表される．これは通常，MUSICスペクトルと呼ばれ，θ に対するスペクトルの L 個

のピークを探すことにより θ1, · · · , θL を求めることができる．こうして到来方向が求ま
れば，式 (3.94)に対する逆行列演算から導かれる行列：

S = (AHA)−1AH(Rxx − σ2I)A(AHA)−1 (3.121)

を計算し，この行列 S の第 i 対角行列から第 i 到来波の受信電力（強度）が得られる．

なお，式 (3.103) から分かるように，内部雑音に等しい最小固有値を少なくとも一つ確

保するため，アレーの素子数については K >= L+ 1 が必要条件となる．

3.5.5 ESPRITアルゴリズム

MUSIC法ではMUSICスペクトルを計算し，そのピークを探索することで信号の到

来方向を推定する．よって，到来方向ごとにMUSICスペクトルを計算する必要があり，

またピークサーチに要する計算負荷も高い．以下で述べるESPRIT法では到来方向が代

数的に算出されるため，スペクトルの計算やピークサーチが不要である [1][17]．
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K個の同一素子による素子間隔 dの等間隔リニアアレーの場合, ESPRITアルゴリズ

ムによる到来方向推定は次のように行うことができる. まず, アレーの入力信号ベクト

ルは, 式 (3.70)と同様に

x(t) = As(t) + n(t) (3.122)

A = [a (θ1) , · · · ,a (θL)] (3.123)

で表される. ただし，アレー応答ベクトルa (θl)は λを波長とし, 位相基準を第 1素子に

おくと，次式のように表される．

a (θl) =

[
1, exp

{
−j

2π

λ
d sin θl

}
, · · · , exp

{
−j

2π

λ
d (K − 1) sin θl

}]T
(3.124)

ESPRITは次の関係式（rotational invariance: 回転不変式）をもとに推定を行う.

J1AΦ = J2A (3.125)

J1
∆
=


1 0 . . . 0 0

0 1 . . . 0 0
...

...
. . .

...
...

0 0 . . . 1 0

 (3.126)

J2
∆
=


0 1 0 . . . 0

0 0 1 . . . 0
...

...
...

. . .
...

0 0 0 . . . 1

 (3.127)

Φ ∆
= diag [exp(jϕ1), exp(jϕ2), · · · , exp(jϕL)] (3.128)

ϕl
∆
= −2π

λ
d sin θl (l = 1, 2, · · · , L) (3.129)

ここに Φは L次の対角行列を表す, また行列 J1 と J2 は (K − 1) × K の行列で, 式

(3.125)においてそれぞれ行列Aの 1行目からK − 1行目までを抽出する操作, 行列A

の 2行目からK行目までを抽出する操作を意味している. したがって, 図 3.7に示すよ

うに J1Aはサブアレー 1の方向行列を表し, J2Aはサブアレー 2の方向行列を表して

いる. 前述のように, MUSICは行列Aを推定する方法であるが, ESPRITは行列Aで

はなくアレー全体の平行移動によって生じる各波の位相回転Φを推定するのである.

前述のMUSICと同様,到来波数Lは正確に推定できたとして以後の説明を行う．MU-

SICアルゴリズムの説明の際に述べたように, 行列Aを構成するL個の列ベクトルの張
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図 3.7: K 素子リニアアレーと二つのサブアレー

る L次元部分空間は信号部分空間と呼ばれ，L個の固有ベクトル {e1, e2, · · · , eL}の張
る部分空間と一致する．すなわち，

Es = AT (3.130)

Es
∆
= [e1, e2, · · · , eL] (3.131)

を満たす L次の正則な行列 T が唯一存在する．

ここで，行列Esの 1行目から (K − 1)行目までと 2行目から最後のK行目までから

成る 2つの (K − 1)× L次の部分行列Ex
∆
= J1Es，Ey

∆
= J2Esを取り出すと次式のよ

うに表される．

Ex = J1Es

= J1AT (3.132)

Ey = J2Es

= J2AT

= J1AΦT (3.133)

行列Aが未知であるために式 (3.125)から直接Φを求めることはできないので，行列

AをRxxから求められる固有ベクトル行列Esで置き換えてみる．すなわち，

A = EsT
−1 (3.134)
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を式 (3.125)に代入する．そうすると，

J1EsT
−1Φ = J2EsT

−1 (3.135)

が得られ，さらにEx = J1Es，Ey = J2Esより，

EyT
−1 = ExT

−1Φ (3.136)

となる．したがって

Ey = ExΨ (3.137)

Ψ ∆
= T−1ΦT (3.138)

という関係式が得られる．

このΦを求めるためには式 (3.137)をΨについて解かねばならない. その解き方と

して最小 2乗問題の解法である LS (Least Squares)，TLS (Total Least Squares)，SLS

(Structured Least Squares)[19]などがある．ここでは，最も簡単な LSを用いてΨを求

める.

式 (3.137)のEy = ExΨをL次の正方行列Ψについて解くのであるが，係数行列Ex，

定数行列Eyの次数は (K − 1)×L（ただし，K − 1 >= L）で，未知数よりも方程式の数

の方が多い線形問題である．通常このような問題は最小 2乗法を用いて解く. この場合

の最小とすべき評価関数は

QLS(Ψ) = ∥Ey −ExΨ∥2 (3.139)

で与えられる. ただし，∥·∥2 はフロベニウス (Frobenius) ノルムである. 式 (3.139)は次

のように展開される.

QLS(Ψ) = trace
[
(Ey −ExΨ)H(Ey −ExΨ)

]
(3.140)

= traceEH
y Ey − traceEH

y ExΨ

− traceΨHEH
x Ey + traceΨHEH

x ExΨ (3.141)

上式を Ψ∗ で微分して零とおくと次式を得る．

−EH
x Ey +EH

x ExΨ = 0 (3.142)

したがって，

Ψ = (EH
x Ex)

−1EH
x Ey (3.143)
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として解が得られる. このときの評価関数 QLS は

QLS =
∥∥Ey −Ex(E

H
x Ex)

−1EH
x Ey

∥∥2 (3.144)

となり，必ずしもゼロではない.

式 (3.138)で得られた行列Ψを固有値展開し，その固有値を φl(l = 1, 2, · · · , L) と表
すと，各到来波の到来方向 θl は式 (3.129)より，

θl = − sin−1

{
λ

2πd
arg(φl)

}
(3.145)

の計算結果として得られる. 以上が，ESPRITによる到来方向推定法である． 　

3.6 完全相関波の到来方向推定

これまで述べてきた到来方向推定法は，到来波が無相関である場合には適切に動作す

る．しかし，到来波が完全相関である場合には，正しく到来方向を推定することができ

ない．本節では，まず完全相関波を正しく推定できない理由 [14]について述べる．そし

て，完全相関波を正しく推定するための手法について説明する．

3.6.1 完全相関波が正しく推定できない理由

アレーアンテナからの入力信号ベクトル x(t)は，素子数がKでL波の到来波が到来

する場合，式 (3.70)で示したように，次式で表される．

x(t) = As(t) + n(t) (3.146)

A = [a (θ1) , · · · ,a (θL)] (3.147)

s(t) = [s1(t), · · · , sL(t)]T (3.148)

L波の到来波が完全相関である場合，第 1到来波 s1(t)と第 l到来波 sl(t)との振幅，位相

の差異を表す複素係数 αlを用いて，第 l到来波 (l = 1, 2, · · · , L)は次のように表される．

sl(t) = αls1(t) (3.149)

よって，式 (3.148)は

s(t) = αs1(t) (3.150)

α ∆
= [α1, α2, · · · , αL]

T (3.151)
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と表すことができる．このとき，式 (3.146)は次式のように表現できる．

x(t) = bs1(t) + n(t) (3.152)

b = Aα (3.153)

ここに，bは要素数Kの列ベクトルであり，各到来方向に対するモードベクトル a (θl)

の線形結合となっている．したがって，式 (3.152)の入力ベクトルに対する相関行列を

固有値展開した場合，雑音部分空間に属する固有ベクトルはK − 1個であり，これらは

すべて bに直交し，a (θl)には直交しない．すなわち，本章で説明した到来方向推定法

は正しく動作しないことになる．

別の見方をしてみよう．相関行列Rxxは，次式のように表される．

Rxx = E
[
x(t)xH(t)

]
= ASAH + σ2I (3.154)

S = E
[
s(t)sH(t)

]
(3.155)

3.5.4で議論したように，Rxxの固有ベクトルは式 (3.110)で定義される信号部分空間 S
に属するものと，式 (3.111)で定義される雑音部分空間N に属するものに分類できる．
本章で述べた到来方向推定法は，これら信号部分空間 Sと雑音部分空間N の直交性を
利用している．到来波が完全相関である場合に正しく推定できないのは，式 (3.112)で

定義される到来波のモードベクトル a (θl) (l = 1, 2, · · · , L)が張る空間 S ′と信号部分空

間 Sが一致しないことが原因である．この場合，S ′とN が直交せず，正しく推定を行
うことができない．

信号部分空間 Sに属する固有ベクトルとは，行列ASAH の 0でない固有値に対応す

る固有ベクトルのことである．L波の到来波が完全相関である場合，式 (3.150)を用い

ると，信号相関行列Sは

S = E [s1(t)s
∗
1(t)]ααH = PsααH (3.156)

と表され，明らかにランクは 1となる．ただし，E [s1(t)s
∗
1(t)] = Psとする．このため，

行列ASAHのランクも 1となり，Sと S ′は一致しなくなる．もし，なんらかの前処理

を行い信号相関行列Sをエルミート行列のままフルランクとすることができれば，Sと
S ′は一致し，正しい推定が可能となる．

以降，3.6.2，3.6.3において，この前処理の方法である空間平均法 [20][21]，CSS (Co-

herent Signal-Subspace)法 [22][23]について説明を行う．
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3.6.2 空間平均法

図 3.8のように，素子数K0，素子間隔 dの等間隔リニアアレーに対し，L波の完全相

関である到来波が入射しているとする．アレーアンテナをQ個のサブアレーに分割した

とき，サブアレーの素子数がKであるとすると，第 qサブアレーの入力ベクトルは次式

のように表される．

xf
q (t)

∆
= E [xq(t), xq+1(t), · · · , xq+K−1(t)]

T ; (q = 1, 2, · · · , Q) (3.157)

等間隔リニアアレーのモードベクトルは式 (3.124)で表されるので，式 (3.157)は次のよ

うに表現できる．

xf
q (t) = ABq−1s(t) + nq(t) (3.158)

ここに，nq(t)は熱雑音を表す列ベクトルであり，Bq−1は次式で表されるL次対角行列

Bの q − 1乗を表す．

B ∆
=


v1 0

v2
. . .

0 vL

 (3.159)

vl
∆
= exp

{
−j

2π

λ
d sin θl

}
; (l = 1, 2, · · · , L) (3.160)

よって，第 qサブアレーの相関行列は次式で与えられる．

Rf
xxq

∆
= E

[
xf
q (t){xf

q (t)}H
]

(3.161)

= ABq−1S(Bq−1)HAH + σ2I (3.162)

ここで，Q個のサブアレーの相関行列の平均をとる．平均化された相関行列は，次式で

表される．

R̄
f
xx

∆
=

1

Q

Q∑
q=1

Rf
xxq (3.163)

= AS̄
f
AH + σ2I (3.164)

S̄
f ∆

=
1

Q

Q∑
q=1

Bq−1S(Bq−1)H (3.165)
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到来波が完全相関である場合，信号相関行列は式 (3.156)で表されるので，S̄
f は次のよ

うに表現できる．

S̄
f

=
Ps

Q
CCH (3.166)

C ∆
=

[
α,Bα,B2α, · · · ,BQ−1α

]
(3.167)

=


α1 0

α2

. . .

0 αL




1 v1 v21 · · · vQ−1
1

1 v2 v22 · · · vQ−1
2

...
...

...
. . .

...

1 vL v2L · · · vQ−1
L

 ∆
= DV (3.168)

式 (3.166)より，明らかに S̄
f のランクはCのランクと等しい．また，Dは対角行列で

フルランクであるので，式 (3.168)よりCのランクはV のランクと等しい．V はL×Q

のVandermonde行列であるので，L，Qのうち小さな方がV のランクとなる．よって，

Q >= Lのとき，V はランクLのフルランクとなり，L× L行列である S̄
f もフルランク

となる．

以上のように，サブアレー数Qが到来波数 L以上の場合，すなわちアレー全体の素

子数がK0 >= 2Lを満たす場合には，到来波が完全相関であったとしても信号相関行列

S̄
f はフルランクとなるため，正しく推定を行うことが可能となる．なお，次に述べる

後方 (backward)相関行列も用いて空間平均を行った場合には，K0 >= 3L/2を満たせば

正しく推定を行うことができる [14]．

第 q後方サブアレーの入力ベクトルは次式で定義される．

xb
q(t)

∆
=

[
x∗
K0−q+1(t), x

∗
K0−q+1(t), · · · , x∗

Q−q+1(t)
]T

; (q = 1, 2, · · · , Q) (3.169)

ここに，∗は複素共役を表す．上式は，式 (3.158)と同様に，次式のように表すことがで

きる．

xb
q(t)

∆
= A

{
BK0−qs(t)

}∗
+ n∗

q(t) (3.170)

= ABq−1
{
BK0−1s(t)

}∗
+ n∗

q(t) (3.171)

すると，第 q後方サブアレーの相関行列は次式のように表される．

Rb
xxq

∆
= E[xb

q(t){xb
q(t)}H ] (3.172)

= ABq−1Sb(Bq−1)HAH + σ2I (3.173)

Sb ∆
= B−(K0−1)E[s∗(t)sT (t)](B−(K0−1))H (3.174)

= B−(K0−1)S∗(B−(K0−1))H (3.175)
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ここで，今度はQ個の後方サブアレーに対する相関行列の平均をとる．平均化された相

関行列は，次式で表される．

R̄
b
xx

∆
=

1

Q

Q∑
q=1

Rb
xxq (3.176)

= AS̄
b
AH + σ2I (3.177)

S̄
b ∆

=
1

Q

Q∑
q=1

Bq−1Sb(Bq−1)H (3.178)

各到来波が完全相関である場合には，式 (3.156)と同様に，Sbは次式のように表すこと

ができる．

Sb = E [s1(t)s
∗
1(t)]α

b(αb)H (3.179)

αb ∆
=

[
αb
1, α

b
2, · · · , αb

L

]T
(3.180)

αb
l

∆
= (αl)

∗v
−(K0−1)
l ; (l = 1, 2, · · · , L) (3.181)

ここに，vlは式 (3.160)で定義されたものである．式 (3.179)を用いると，E [s1(t)s
∗
1(t)] =

Psとおけば，式 (3.178)は次式のように表される．

S̄
b

=
Ps

Q
Cb(Cb)H (3.182)

Cb ∆
=

[
αb,Bαb,B2αb, · · · ,BQ−1αb

]
(3.183)

=


αb
1 0

αb
2

. . .

0 αb
L




1 v1 v21 · · · vQ−1
1

1 v2 v22 · · · vQ−1
2

...
...

...
. . .

...

1 vL v2L · · · vQ−1
L

 ∆
= DbV (3.184)

式 (3.182)より，後方相関行列を用いた場合でも，空間平均により相関行列はフルラン

クとなることがわかる．

最後に，前方 (forward)相関行列Rf
xxと後方相関行列Rb

xxを併用する方法について

述べる．これは修正空間平均法，改良空間平均法，または Forward-Backward空間平均

法などと呼ばれている [21]．この方法では，平均化された相関行列を次式のように定義

する．

R̄
fb
xx

∆
=

R̄
f
xx + R̄

b
xx

2
(3.185)



49

式 (3.164)，式 (3.166)，式 (3.177)，式 (3.182)を用いると，上式は次のように表現できる．

R̄
fb
xx = AS̄

fb
AH + σ2I (3.186)

S̄
fb ∆

=
Ps

2Q

(
CCH +Cb(Cb)H

)
(3.187)

=
Ps

2Q
GGH (3.188)

ここに，Gは次式で定義される L× 2Q行列である．

G ∆
=

[
α,Bα,B2α, · · · ,BQ−1α,αb,Bαb,B2αb, · · · ,BQ−1αb,

]
(3.189)

=
[
DV DbV

]
= D

[
V DfbV

]
∆
= DG0 (3.190)

Dfb ∆
=


αfb
1 0

αfb
2

. . .

0 αfb
L

 (3.191)

αfb
l

∆
=

αb
l

αl

; (l = 1, 2, · · · , L) (3.192)

式 (3.187)より，S̄fbがフルランクであるためにはGのランクがL以上であればよい．そ

のためにはまず，L× 2Q行列であるGの列数 (= 2Q)は，L以上である必要がある．そ

こで，式 (3.190)を見ると，式 (3.168)よりDはランクLのフルランクであるので，G0

のランクがL以上であればよいことがわかる．もし，2Q = Lの場合には，G0はL×L

行列となるので，ランク Lのフルランクとなる．

3.6.3 CSS法

空間平均法では，位置の異なるサブアレーの相関行列を平均化することで，信号相関

行列のランクをフルランクとした．CSS (Coherent Signal Subspace)法 [22][23]では同

一アレーが受信した相異なる周波数の受信信号を，別々のサブアレーの受信信号として

扱い，その相関行列を平均化することで信号相関行列のランク回復を目指す．

図 3.9のように，素子数K，素子間隔 dの等間隔リニアアレーに対し，Q個の周波数

を含むL波の完全相関である到来波が入射しているとする．周波数間隔は∆f で等間隔

とすると，q番目の周波数 fqは次式で表される．

fq
∆
= f1 + (q − 1)∆f (3.193)
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ここで，Q個の周波数における受信信号を別々のサブアレーとみなすと，第 qサブアレー

の入力ベクトルは次式のように表される．

xq(t) = Aqsq(t) + nq(t) (3.194)

sq(t)
∆
= [s1,q(t), s2,q(t), · · · , sL,q(t)]T (3.195)

ただし，Aqは第 qサブアレーのモード行列を表し，第 3.3節で述べたようにアレー形状

により決定される．また，nq(t)は各サブアレーの熱雑音を表す列ベクトルであり，sl,q(t)

は第 qサブアレーにおける第 l波の基準位置での複素振幅を表す．周波数 fqにおける第

l波の位相は次式で表される．

sagll,q (t)
∆
=

sl,q(t)

|sl,q(t)|
(3.196)

また，各到来波は完全相関であるため，周波数 fqにおける第 l波の振幅は，周波数 f1の

第 1波の振幅を基準として次のように表される．

|sl,q(t)| = gq g
′
l |s1,1(t)| (3.197)

0ここに，gqは周波数 f1を基準とした周波数 fqにおける振幅スペクトルの比を表す実係

数であり，g′lは第 1波を基準とした第 l波の振幅比を表す実係数である．よって，sl,q(t)

は次式のように表すことができる．

sl,q(t) = sagll,q (t) |sl,q(t)| (3.198)

=
sagll,q (t)

sagl1,q (t)
sagl1,q (t) gq g

′
l |s1,1(t)| (3.199)

sagll,q (t)

sagl1,q (t)
は基準位置における第 1到来波と第 l到来波の位相差であるため，各到来波の基

準位置から波源位置までの伝搬距離 d̂lを用いて次式のように表すことができる．

sagll,q (t)

sagl1,q (t)
= exp

{
−j

2πfq
c

(d̂l − d̂1)

}
(3.200)

= exp

[
−j

2π {f1 + (q − 1)∆f}
c

(d̂l − d̂1)

]
(3.201)

= exp

{
−j

2πf1
c

(d̂l − d̂1)

}
exp

{
−j

2π(q − 1)∆f

c
(d̂l − d̂1)

}
(3.202)

= exp

{
−j

2πf1
c

(d̂l − d̂1)

}
v̂q−1
l (3.203)

v̂l
∆
= exp

{
−j

2π∆f

c
(d̂l − d̂1)

}
(3.204)
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したがって，式 (3.199)は次式のように表すことができる．

sl,q(t) = v̂q−1
l gq α

c
l |s1,1(t)| s

agl
1,q (t) (3.205)

αc
l

∆
= exp

{
−j

2πf1
c

(d̂l − d̂1)

}
g′l (3.206)

よって，式 (3.195)は次の形式で表される．

sq(t)　 = sagl1,q (t) gq B̂
q−1

ŝ(t) (3.207)

B̂ ∆
=


v̂1 0

v̂2
. . .

0 v̂L

 (3.208)

ŝ(t) ∆
= αc|s1,1(t)| (3.209)

αc ∆
= [αc

1, α
c
2, · · · , αc

L]
T (3.210)

以上より，第 qサブアレーの受信信号 xq(t)は次式のように表すことができる．

xq(t) = sagl1,q (t) gqAqB̂
q−1

ŝ(t) + nq(t) (3.211)

よって，第 qサブアレーの相関行列は次式で与えられる．

Rxxq
∆
= E

[
xq(t)x

H
q (t)

]
(3.212)

= g2qAqB̂
q−1

Ŝ(B̂
q−1

)HAH
q + σ2I (

... sagl1,q (t) s
agl
1,q (t)

∗ = 1) (3.213)

Ŝ ∆
= E

[
ŝ(t)ŝH(t)

]
= Psα

c(αc)H (3.214)

ここに，∗は複素共役を表す．空間平均法では，このままRxxqの平均をとることで，相

関行列のランク回復を図った．しかし，CSS法では各サブアレーのモードベクトルが異

なるため，このまま平均化するとモードベクトルの差異による推定誤差が生じてしまう．

そこで，CSS法では焦点行列と呼ばれる行列を用い，各サブアレーのモードベクトルの

差異を補正する．焦点行列T qはK×Kの変換行列であり，次式を満たすよう選ばれる．

Ac = T qAq (3.215)

TH
q T q = I (3.216)

ただし，Acは中心周波数におけるモード行列を表す．このような行列T qは次式により

求められる [23]．

T q = RqL
H
q (3.217)



53

ここに，Lq，Rqは，その列がAqA
H
c のそれぞれ左特異ベクトル，右特異ベクトルであ

るN ×N 行列である．Lq，Rqはそれぞれユニタリ行列なので，T qもユニタリ行列と

なる．ただし，中心周波数では変換を行う必要がないため，T c = Iでよい．よってAq

，Acを得るために，まず初期推定を行いおおよその波源位置を知る必要がある．初期

推定の方法としては，ビームフォーマ法等 [1]が挙げられる．

CSS法では，第 qサブアレーの相関行列Rxxqに対し，焦点行列T qを両側からかけた

上で平均化を行う．平均化された相関行列は，T qがユニタリ行列であるため，次式で

表される．

R̄xx =
1

Q

Q∑
q=1

T qRxxqT
H
q (3.218)

= Ac
¯̂
SAH

c + σ2I (3.219)

¯̂
S ∆

=
1

Q

Q∑
q=1

g2qB̂
q−1

Ŝ(B̂
q−1

)H (3.220)

よって， ¯̂
Sがフルランクであれば正しく推定を行うことが可能である．式 (3.156)と同

様に， ¯̂
Sは次のように表現できる．

¯̂
S =

Ps

Q
ĈĈ

H
(3.221)

Ĉ ∆
=

[
g1α

c, g2B̂αc, g3B̂
2
αc, · · · , gQB̂

Q−1
αc
]

(3.222)

=


αc
1 0

αc
2

. . .

0 αc
L




1 v̂1 v̂21 · · · v̂Q−1
1

1 v̂2 v̂22 · · · v̂Q−1
2

...
...

...
. . .

...

1 v̂L v̂2L · · · v̂Q−1
L




g1 0
g2

. . .

0 gQ

 (3.223)

∆
= DV̂ G (3.224)

空間平均法と同様に，Q >= Lのとき V̂ はランク Lのフルランクとなり，L × L行列で

ある ¯̂
Sもフルランクとなる．

3.7 まとめ

本章では，車載無線システムで必要とされるアダプティブアンテナ技術の基本原理に

ついて述べた．まず，アダプティブアンテナの解析モデルについて示した．次に，アダ

プティブアンテナによる干渉除去の原理と，その最適化アルゴリズムについて述べた．
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そして，アダプティブアンテナ技術を用いた到来方向推定の原理について説明した．ま

た，波源が完全相関である場合の前処理の方法についても示した．

以下，4章，5章でアダプティブアンテナ技術を応用した研究内容について述べる．
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第4章 時分割多重を用いた単一受信器
によるアダプティブアンテナ

4.1 まえがき

近年の車載電子機器，車載無線機器の増加に伴い，そのノイズ対策が問題となってき

ている．ノイズ対策としてアダプティブアンテナの適用を考える場合には，フィルタ，

アンプ，ダウンコンバータ，ADコンバータ等がアンテナ数分必要となり，単一アンテ

ナの無線システムと比較すると回路規模が増大し，またコストが増大するという課題が

存在する．

これを解決する方法として，スイッチによる時分割多重を用いアナログ回路を削減す

る方法 (TDM-AAA : Time-Division Multiplexing Adaptive Array Antenna)が過去に提

案されている [1]∼[4]．文献 [1]では，各アンテナ系統をスイッチで切り換え，時分割多

重を行うことでアナログ回路を共用し，回路規模を削減した CMA(Constant Modulus

Algorithm)アダプティブアンテナ [9]の構成方法が示されている．文献 [2]では，スイッ

チによる時分割多重を用いたMMSE(Minimum Mean Square Error)アダプティブアン

テナ [9]において，タップ付き遅延線を付加することで SINR(Signal to Interference and

Noise Ratio)が改善することが示されている．しかし，文献 [1][2]では，各アンテナ系

統をスイッチで切り換える際に高調波が発生することについては言及されていない．文

献 [3][4]では，各アンテナ系統をスイッチで切り換える際に発生する高調波の影響につ

いて検討されている．さらに，無線通信システムの使用する帯域幅とスイッチ切換速度，

サンプリング速度が満たすべき条件に関して詳細に検討がなされており，適切なタイミ

ングでスイッチ切換，サンプリングを行った場合，各アンテナの受信信号が完全に再生

可能であることが示されている．しかし，文献 [3]では，受信回路に備えられたフィル

タにより，スイッチ切換により発生した高調波が帯域制限された場合の影響については

検討されていない．

文献 [4]では，各アンテナ系統と共用化されたアナログ回路を接続するスイッチのON

時間が非常に短い場合に限定して検討がなされており，スイッチでの損失が非常に大き
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いという課題がある．このため，アンプにより高い性能が要求されることになる．加え

て，文献 [4]では各アンテナ系統に設けられていたアンプを，さらなるアナログ回路削

減を目的に共用化する場合，再生された受信信号の SNR(Signal-to-Noise Ratio)に著し

い劣化が生じてしまう．スイッチのON時間が短い理由は，発生した高調波がフィルタ

により帯域制限された状態でスイッチのON時間を長くすると，各アンテナの受信信号

が混合されるためである．

そこで本章では，まず TDM-AAAの受信信号について，スイッチのON時間をパラ

メータとして定式化を行う．そして，スイッチON時間の延長により受信電力が向上す

ることを示すとともに，後処理を工夫することで各アンテナの受信信号の混合を除去す

る方法を提案する [5]．これにより，従来であれば混合によって受信信号の強度が低下し

てしまうような状況が改善されることを示す．

次に，今度は受信信号の混合を除去するのではなく，混合を積極的に利用することで

SNRを更に改善する方法 [6]∼[8]を提案する．提案法では，これまでアンテナ番号順で

あったスイッチの切換順序を，受信信号に応じて適切に変更する．具体的には，現在ス

イッチで接続されているアンテナの受信信号と，スイッチ切換により次に接続されるア

ンテナの受信信号の位相差がなるべく小さくなるようスイッチ切換順序を決定する．こ

れにより，混合量が最も大きいスイッチ切換前後の信号がほぼ同位相で混合されるため，

受信信号の強度がさらに向上する．

提案法の有効性については，計算機シミュレーションを用いた評価により明らかに

する．

4.2 時分割多重を用いた単一受信器によるアダプティブア
ンテナの受信信号についての定式化

本検討における時分割多重を用いる単一受信機の構成は図 4.1の通りである．各アン

テナに必要とされるのは通過帯域幅W のRFBPF1(Radio Frequency Band Pass Filter

1)のみであり，その他の回路ブロックはすべて共用される．本節では，図 4.1の構成の時

分割多重を用いる単一受信機における信号処理の過程を説明し，受信信号を定式化する．

アンテナの個数をK(Kは任意の奇数)とする．k番目のアンテナ (k = −µ,−µ+1,−µ+

2, · · · , µ; µ ∆
= K−1

2
)の受信信号は次式のように表される．

fk(t) cos(ωct) (4.1)
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図 4.1: 時分割多重を用いる単一受信機の構成
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ここに，fk(t)は k番目のアンテナにおける受信ベースバンド信号である．また，cos(ωct)

は搬送波を表し，ωcは搬送波の角周波数を表す．fk(t)の周波数帯域幅W ′′はW より小

さいため，受信信号は帯域幅W のRFBPF1をそのまま通過し，スイッチへと向かう．k

番目のスイッチを図 4.2，図 4.3のように矩形波状にON時間 τ，周期 Tsで切換を行う

とすると，このスイッチ制御信号 gk(t)は次式により表される。

gk(t)
∆
=

{
1, if

(
r + k

K

)
Ts − τ

2
< t <

(
r + k

K

)
Ts +

τ
2

0, otherwise
(4.2)

ここに rは任意の整数である．スイッチ切換周波数をW ′(W ′ = 1
Ts
)と定義すると，ス

イッチ切換周期 TsはW ′ > W を満たすよう適切に設定する必要がある。式 (4.2)はフー

リエ級数展開の形式で次式のように表すことが可能である．

gk(t) =
∞∑

n=−∞

Ck,n exp

(
j
2π

Ts

nt

)
(4.3)

Ck,n
∆
=

1

Ts

∫ 1
Ts

− 1
Ts

gk(t) exp

(
−j

2π

Ts

nt

)
dt

=
1

Ts

∫ kTs
K

+ τ
2

kTs
K

− τ
2

exp

(
−j

2π

Ts

nt

)
dt

= Ψsinc (πnΨ) exp

(
−j

2π

K
kn

)
(4.4)

Ψ ∆
=

τ

Ts

(4.5)

ここに，nはスイッチ切換周波数W ′の n倍高調波成分を表す整数である．nの範囲は

−∞から∞となっており，gk(t)は無限の帯域幅を有する信号であることがわかる．各

アンテナの受信信号 fk(t) cos(ωct)はスイッチ通過時に gk(t)を乗算された後，K個のア

ンテナからの信号が合成される．合成された信号を h(t)とすると，次式で表される．

h(t) ∆
=

µ∑
k=−µ

fk(t)gk(t) cos(ωct) (4.6)

そして，周波数帯域幅KW ′のRFBPF2を通過すると h′(t)となり，次式のように表さ

れる．

h′(t) ∆
=

µ∑
k=−µ

fk(t)g
′
k(t) cos(ωct) (4.7)

g′k(t)
∆
=

µ∑
n=−µ

Ck,n exp

(
j
2π

Ts

nt

)
(4.8)
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ここに，RFBPF2は図 4.7のように理想的な周波数特性B(ω)を有するフィルタとする．

よって，h′(t)の周波数帯域幅はKW ′となる．g′k(t)は，スイッチ制御信号 gk(t)が周波

数帯域幅KW ′/2の LPFで帯域制限された場合に生じる信号である．

ここで，RFBPF2の出力 h′(t)が式 (4.7)で表される理由について，各信号の周波数ス

ペクトルを確認しながら考察する．まず，RFBPF1の出力 fk(t) cos(ωct)の振幅スペク

トル |Fk(ω − ωc)|は図 4.4のように表される．また，スイッチ制御信号 gk(t)の振幅スペ

クトル |Gk(ω)|は図 4.5のように sinc関数を包絡線とする線スペクトルである．受信信

号がスイッチを通過後，合成された信号 h(t)は fk(t) cos(ωct)と gk(t)の積からなるので，

h(t)の振幅スペクトル |H(ω)|はFk(ω− ωc)，Gk(ω)の畳み込みとして図 4.6のように表

される．そして，h(t)がB(ω)で表される特性のRFBPF2を通過すると h′(t)となり，そ

の振幅スペクトル |H ′(ω)|は図 4.7で表される．|H ′(ω)|は，図 4.5のG′
k(ω)（Gk(ω)のう

ち，中央のK本のみを有するスペクトル）と，図 4.4のFk(ω−ωc)が畳み込まれた形と

なっている．したがって，H ′(ω)の時間領域信号h′(t)は，G′
k(ω)の時間領域信号 g′k(t)と

Fk(ω − ωc)の時間領域信号 fk(t) cos(ωct)の積で表されることがわかり，h′(t)が式 (4.7)

で表されることが確認できる．

RFBPF2を通過した信号 h′(t)は，アンプで増幅され，IF(Intermediate Frequency)周

波数にダウンコンバートされ，IFBPFを通過し IF信号となる．いま，アンプの増幅や

フィルタの損失を無視し，アンプでは雑音の付加のみ行われるとすると，IF信号 h′′(t)

は次式のように表される．

h′′(t) ∆
=

µ∑
k=−µ

fk(t)g
′
k(t) cos(ωIF t)

+

µ∑
u=−µ

nu(t) exp

(
j
2π

Ts

ut

)
cos(ωIF t) (4.9)

ここに，nu(t) exp
(
j 2π
Ts
ut
)
cos(ωIF t)は中心周波数が IF周波数に対しW ′u異なり，帯域

幅がW ′であるホワイトガウシアンノイズを表す．すなわち nu(t) exp
(
j 2π
Ts
ut
)
cos(ωIF t)

は，IFBPFの通過帯域幅KW ′をK 個の帯域に分割した場合の，それぞれの帯域にお

ける雑音を表す．したがって，各 nu(t)はそれぞれ無相関である．

IF信号は，ベースバンドへ直交ダウンコンバートされる．このベースバンド信号を

h′′′(t)とおくと，ミキサやフィルタの損失を無視すれば次式のように表される．

h′′′(t) ∆
=

µ∑
k=−µ

fk(t)g
′
k(t) +

µ∑
u=−µ

nu(t) exp

(
j
2π

Ts

ut

)
(4.10)
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図 4.2: スイッチ制御信号 gk(t)の時間波形

t

sTr 






 −
2

1

sT
K

k
r 







 +
sTr 







 +
2

1

2

τ−






 + sT
K

k
r

2

τ+






 + sT
K

k
rτ

srT

1

Amp.)(tg k

図 4.3: スイッチ制御信号 gk(t)の r番目の時間波形



63

f
cf

π
ω
2

c
cf =W

)( ckF ωω −

Amp.

図 4.4: 各アンテナの受信信号 fk(t) cos(ωct)の振幅スペクトル

f
'W

τ
1−

0'W−
τ
1

)(ωkG

sT
W

1
'=

( )fπτsincΨ

Amp.

'KW

)(' ωkG

図 4.5: スイッチ制御信号 gk(t)の振幅スペクトル



64

f
'Wf c +

cf
'Wf c −

)(ωH

sT
W

1
'=

Amp.

図 4.6: スイッチ通過後の信号 h(t)の振幅スペクトル

f

2

'KW
f c −

)(' ωH

)(ωB
'KW

cf

Amp.

2

'KW
f c +

図 4.7: RFBPF2通過後の信号 h′(t)の振幅スペクトル



65

K

T
s

z( l’ ) …

z-μ( l )

z
i
( l )

zμ( l )

t

t

t…
…

…
…

s
T

t

図 4.8: サンプリング信号 zi(l)の時間波形



66

信号 h′′′(t)はADコンバータにおいて周期 Tsでサンプリングされる．このサンプリング

信号 zi(l)は次式で表される．

zi(l)
∆
=

∞∑
l=−∞

δ

{
t− Ts

(
l +

i

K

)}
(4.11)

(i = −µ,−µ+ 1,−µ+ 2, · · · , µ)

zi(l)は図 4.8のように，それぞれ Ts/K ずつタイミングのずれた信号であり，図 4.2に

示したスイッチ制御信号 gk(t)のON時間のちょうど中心でサンプリングを行う信号で

ある．実際には，ADコンバータは次式で表される z(l′)でサンプリングを行う．

z(l′) ∆
=

µ∑
i=−µ

zi(l)

=
∞∑

l′=−∞

δ

(
t− Ts

K
l′
)

(4.12)

さて，h′′′(t)を zi(l)でサンプルした信号を xi(l)とすると，次式のように表される．

xi(l)
∆
= zi(l)h

′′′(t)　 (4.13)

= zi(l)

{
µ∑

k=−µ

fk(t)g
′
k(t) +

µ∑
u=−µ

nu(t) exp

(
j
2π

Ts

ut

)}
(4.14)

この xi(l)が，TDM-AAAで得られる受信信号である．ただし，h′′′(t)の周波数帯域幅

KW ′に対し，サンプリング信号 zi(l)の周波数はW ′ =
1

Ts

なのでエイリアシングが生じ

る．このため，式 (4.14)は展開し整理することが可能である．

まず，式 (4.14)で表される xi(l)をフーリエ級数展開された形で表す．g′k(t)は既に式

(4.8)のようにフーリエ級数展開されているので，h′′′(t)をフーリエ級数展開すると次式

のように表される．

h′′′(t) =

µ∑
k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
j
2π

Ts

nt

)
Ck,nfk(t) +

µ∑
u=−µ

exp

(
j
2π

Ts

ut

)
nu(t) (4.15)

また，zi(l)のフーリエ級数展開は次式で表される．

zi(l) =
1

Ts

∞∑
p=−∞

exp

(
−j

2π

K
ip

)
exp

(
j
2π

Ts

pt

)
(4.16)

したがって，xi(l)のフーリエ級数展開は，式 (4.13)，式 (4.15)，式 (4.16)より次式のよ

うに表される．

xi(l) = zi(l)h
′′′(t)
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=
1

Ts

∞∑
p=−∞

exp

(
−j

2π

K
ip

)
exp

(
j
2π

Ts

pt

)
{

µ∑
k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
j
2π

Ts

nt

)
Ck,nfk(t) +

µ∑
u=−µ

exp

(
j
2π

Ts

ut

)
nu(t)

}

=
1

Ts

∞∑
p=−∞

µ∑
k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
−j2π

K
i(p+n)

)
exp

(
j
2π

K
in

)
exp

(
j
2π

Ts

(p+n)t

)
Ck,nfk(t)

+
1

Ts

∞∑
p=−∞

µ∑
u=−µ

exp

(
−j2π

K
i(p+u)

)
exp

(
j
2π

K
iu

)
exp

(
j
2π

Ts

(p+u)t

)
nu(t) (4.17)

ここで，あらたに p′ = p+ n, p′′ = p+ u,とおくと，式 (4.17)は次の形式で表される．

xi(l) =
1

Ts

∞∑
p′=−∞

µ∑
k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
−j2π

K
ip′
)
exp

(
j
2π

K
in

)
exp

(
j
2π

Ts

p′t

)
Ck,nfk(t)

+
1

Ts

∞∑
p′′=−∞

µ∑
u=−µ

exp

(
−j2π

K
ip′′
)
exp

(
j
2π

K
iu

)
exp

(
j
2π

Ts

p′′t

)
nu(t) (4.18)

= zi(l)

{
µ∑

k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
j
2π

K
in

)
Ck,nfk(t) +

µ∑
u=−µ

exp

(
j
2π

K
iu

)
nu(t)

}
(4.19)

以上のように，式 (4.14)を展開し整理することで，式 (4.19)が得られる．

サンプリング信号 zi(l)は，図 4.8に示すように，サンプルタイミングが
Ts

K
ずつ異な

る．一方，アダプティブアンテナ理論は同時にサンプルした信号を対象としているため，

このままでは xi(l)に通常のアダプティブ処理を行えない．よって，リサンプル部（＝

アップコンバート部＋ナイキストフィルタ部＋デシメーション部）で再標本化を行うこ

とで zi(l)は z0(t)となり，各信号のサンプルタイミングは同時となる．xi(l)が再標本化

された信号 x′
i(l)は次のように表される．

x′
i(l)

∆
= z0(l)

{
µ∑

k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
j
2π

K
in

)
Ck,nfk(t) +

µ∑
u=−µ

exp

(
j
2π

K
iu

)
nu(t)

}
(4.20)

=

µ∑
k=−µ

µ∑
n=−µ

exp

(
j
2π

K
in

)
Ck,nfk(l) +

µ∑
u=−µ

exp

(
j
2π

K
iu

)
nu(l) (4.21)

fk(l)
∆
= fk(t)z0(l) = fk(t)

∞∑
l=−∞

δ (t− Tsl) (4.22)

nu(l)
∆
= nu(t)z0(l) = nu(t)

∞∑
l=−∞

δ (t− Tsl) (4.23)
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ここからは，式 (4.21)を行列形式で表すことを試みる．式 (4.21)を行列形式で表現す

ると，次式のように表される．

x′
i(l) = ΨγiΞΓ−f(l) + γin(l) (4.24)

γi
∆
=

[
ej

2π
K

{i(−µ)}, ej
2π
K

{i(−µ+1)}, · · · , ej
2π
K

{in}, · · · , ej
2π
K

{iµ}
]

(4.25)

=
[
ej

2π
K

{i(−µ)}, ej
2π
K

{i(−µ+1)}, · · · , ej
2π
K

{iu}, · · · , ej
2π
K

{iµ}
]

(4.26)

Ξ ∆
=


sinc (−µπΨ) O

. . .

sinc (nπΨ)
. . .

O sinc (µπΨ)

 (4.27)

Γ−
∆
=


e−j 2π

K
{(−µ)2} · · · e−j 2π

K
{(−µ)k} · · · e−j 2π

K
{(−µ)µ}

...
. . .

...

e−j 2π
K

{n(−µ)} e−j 2π
K

{nk} e−j 2π
K

{nµ}

...
. . .

...

e−j 2π
K

{µ(−µ)} · · · e−j 2π
K

{µk} · · · e−j 2π
K

{µ2}

 (4.28)

f(l) ∆
=

[
f−µ(l), f−µ+1(l), · · · , fk(l), · · · , fµ(l)

]T
(4.29)

n(l) ∆
=

[
n−µ(l), n−µ+1(l), · · · , nu(l), · · · , nµ(l)

]T
(4.30)

よって，x′
i(l)を要素とするベクトルを x(l)と定義すると，次の形式で表される．

x(l) = Λf(t) + Γ+n(l)　 (4.31)

x(l) ∆
=

[
x′
−µ(l), x

′
−µ+1(l), · · · , x′

i(l), · · · , x′
µ(l)
]T

(4.32)

Γ+
∆
=

[
γT
−µ,γ

T
−µ+1, · · · ,γT

µ

]T
(4.33)

=


ej

2π
K

{(−µ)2} · · · ej
2π
K

{(−µ)n} · · · ej
2π
K

{(−µ)µ}

...
. . .

...

ej
2π
K

{i(−µ)} ej
2π
K

{in} ej
2π
K

{iµ}

...
. . .

...

ej
2π
K

{µ(−µ)} · · · ej
2π
K

{µn} · · · ej
2π
K

{µ2}

 (4.34)

Λ ∆
= ΨΓ+ΞΓ− (4.35)

ここに，x(l)は TDM-AAAの受信信号を表すK 次列ベクトルである．また，ΞはK

次対角行列，Γ−はK次正方行列であり，ΨΞΓ−は式 (4.21)のCk,n，すなわちスイッチ
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切換で発生する高調波成分を表す行列である．K 次正方行列である Γ+ は式 (4.21)の

exp
(
j 2π
K
in
)
と exp

(
j 2π
K
iu
)
，すなわちADコンバータで発生するエイリアシングによる位

相変化を表す．なお，アンテナの個数Kは任意の奇数としたが，偶数であってもよい．

ただし，Kを偶数とする場合には，−µから µの整数としていたアンテナ番号 kを修正

する必要がある．例えば，K = 4の場合には，k = −1.5,−0.5, 0.5, 1.5とすれば式 (4.31)

は成立する．

4.3 時分割多重を用いた単一受信機における各アンテナの
受信信号の混合

式 (4.31)を見ると，雑音を無視すればTDM-AAAの受信信号ベクトル x(l)は，各ア

ンテナの受信ベースバンド信号ベクトル f(l)にK次正方行列Λを乗算した形となって

いる．よって，Λが対角行列，すなわち非対角要素が 0である場合には，各アンテナの

受信信号ベクトル f(l)の各要素がそれぞれ定数倍されたものがTDM-AAAの受信信号

ベクトルx(l)となるので，各アンテナの受信信号は混合されないことがわかる．実際に

は，式 (4.35)のようにΛの非対角要素は 0ではないため，x(l)の要素は f(l)の各要素

の線形結合となり，各アンテナの受信信号は混合された状態となっている．したがって，

Λは各アンテナの受信信号の混合状態を表す行列といえる．

受信信号の混合は，RFBPF2での帯域制限により発生する．式 (4.6)，式 (4.7)のよう

に，スイッチ切換後の信号h(t)はRFBPF2で帯域制限されh′(t)となる．この際，スイッ

チ制御信号 gk(t)は g′k(t)へと変化する．g′k(t)の時間波形は，図 4.9のようにリップルが

発生し，他のアンテナが接続されている時間にも応答が生じている．このため，各アン

テナの受信信号は混合されてしまうのである．

しかし，スイッチ制御信号 gk(t)のON時間 τ が非常に短い場合には，受信信号の混

合は生じない．今，スイッチON時間が非常に短い，τ=.. 0の場合を考える．このとき，

Ψ= τ
Ts
=.. 0となるので，sinc(nπΨ)=.. 1よりS=.. I（ Iは単位行列）が導かれる．よって，

雑音を無視すると式 (4.31)は次式のように表される．

x(l) = Λf(l) =..ΨΓ+Γ−f(l)

=..
τ

Ts

KF(l) (
... 式 (4.5)，KI = Γ+Γ−) (4.36)

このように，スイッチのON時間が非常に短い場合にはΛは対角行列となり，TDM-AAA

の受信信号ベクトルx(l)は各アンテナの受信ベースバンド信号ベクトルf(l)のスカラー
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図 4.9: 帯域制限されたスイッチ制御信号 g′k(t)の時間波形

倍となるので，各アンテナの受信信号は混合されない．したがって，スイッチON時間

τ を長くとることにより受信信号の混合が生じていることがわかる．

一見，この考察結果は図 4.9に関する説明と矛盾するように思える．しかし，τ =.. 0，

すなわち gk(t)がデルタ関数とみなせる場合には g′k(t)は sinc関数となるため，zi(l)のサ

ンプルタイミングにおいて k ̸= iである g′k(t)はちょうどゼロクロスすることになり，受

信信号の混合は生じないのである [4]．一方，式 (4.36)を見ると，x(l)に含まれる f(l)

の大きさは τ に比例することがわかる．このことから，スイッチにおける電力損失を抑

制するには τ をなるべく大きくすること，つまりスイッチが常にいずれかのアンテナに

接続されていることが望ましいと予想される．

4.4 スイッチON時間延長の効果と受信信号の混合への対策

式 (4.31)のように，TDM-AAAの受信信号x(l)は各アンテナの受信信号 f(l)が混合

された状態となっている．これは，到来方向推定や，到来方向情報を使用するアダプティ

ブアンテナの処理精度を劣化させる．したがって，x(l)から f(l)を抽出する必要がある

が，式 (4.31)を見ればその方法は明らかである．式 (4.31)の両辺に左からΛ−1を乗算す
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ると，雑音を無視すれば次式のように各アンテナの受信信号 f(l)が抽出される．

Λ−1x(l) = f(l) (4.37)

本節では式 (4.37) により各アンテナの受信信号を抽出する方法を M-TDM-AAA (

Modified-TDM-AAA)[5]と呼ぶ．また，従来のように式 (4.37)による抽出を行わない

方法を C-TDM-AAA (Conventional TDM-AAA)呼ぶこととする．ただし，文献 [4]で

は非常に短い時間としていたスイッチON時間については任意とする．

4.4.1 計算機シミュレーションによる確認

シミュレーション条件

本章では，計算機シミュレーションにより提案法の評価を行う．シミュレーション条件

を表 4.1に示す．文献 [4]の方法であるC-TDM-AAAと，提案法であるM-TDM-AAAの

シミュレーションにおける回路構成は図 4.1の通りである．また，従来のアダプティブア

ンテナであるC-AAAの回路構成は図 4.1においてスイッチをなくし，代わりにRFBPF2

以降のブロックをアンテナ数分追加した構成となっている．このとき，C-AAAの回路ブ

ロックにおけるフィルタの通過帯域幅は必要最小限に制限した状態でシミュレーション

を行うこととし，RFBPF2，IFBPF，LPFの帯域幅はそれぞれW ′，W ′，W ′/2とする．

アダプティブ制御アルゴリズムとしてはPI(Power Inversion)アルゴリズム [9]を用い，

最適ウェイトの決定法としてはSMI(Sample Matrix Inversion)アルゴリズムを採用する．

本評価では，まず C-AAAとM-TDM-AAAとで指向性ヌルの形成精度を比較する．次

に，スイッチのON時間Ψによる特性の変化について，C-TDM-AAAとM-TDM-AAA

とを比較する．

表 4.1: シミュレーション条件
アダプティブ制御アルゴリズム PIアルゴリズム

アンテナ素子数K 7素子
アレー形状 等間隔リニアアレー

アレー素子間隔 d 0.5波長
妨害波到来角度 -60°（ボアサイト方向＝ 0°）
妨害波の種類 sin波

INR 40dB or 60dB or 80dB

ON時間比率Ψ 1
210

∼ 1
7
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シミュレーション結果

まず具体的にシミュレーション結果を確認する．図 4.10に，PIアルゴリズムにより

形成されたΨ = 1/7（スイッチが常にいずれかのアンテナに接続されている状態）にお

けるM-TDM-AAAの指向性を示し，図 4.11にはC-AAAにおける指向性を示す．図よ

り，PIアルゴリズムにより妨害波の到来方向に正しく指向性ヌルが形成されていること

が確認できる．また，C-AAAに対しΨ = 1/7のM-TDM-AAAは指向性ヌルの深さが

約 17dB浅い．この原因は，M-TDM-AAAでは　 I．スイッチ切換により各アンテナの

受信電力が 1/7（-8.5dB）になること　 II．フィルタの帯域幅が 7倍となるためノイズ

電力も 7倍となり INR(Interference-to-Noise Ratio)が劣化 (-8.5dB)すること　の両者と

考えられる．PIアルゴリズムの指向性ヌルの深さは INRによりほぼ規定されるので,図

4.10，図 4.11の特性差がスイッチにおける電力損失とほぼ同等であることは，サンプル

信号x(l)から f(l)を独立して抽出できていることを意味する．したがって,この結果か

ら提案法の有効性が確認できる．

次に，TDM-AAAの特性がΨの値によりどのように変化するか確認する．図 4.12は

INR=80dBにおける両TDM-AAAの妨害波減衰量（妨害波到来方向に対する指向性ヌ

ルの深さ）を表す．図より,Ψの値が大きくなるほど妨害波減衰量が大きくなっているこ

とが確認できる．これは,Ψが大きくなるほどスイッチ切換における電力損失が小さくな

り，アダプティブプロセッサが受け取る信号の INRが大きくなるためである．

図 4.13は図 4.12における C-TDM-AAAに対するM-TDM-AAAの差異を表すグラ

フである．Ψが小さい場合には両者に違いは見られないが，Ψが大きくなるにつれて

M-TDM-AAAの妨害波減衰量が大きくなっており，提案法の優位性が確認できる．

4.5 スイッチ切換順序の最適化による受信電力の向上

第 4.4節では，スイッチON時間を延長することで，受信電力が増大することを示し

た．また，これに伴い各アンテナの受信信号が混合されてしまうことを示した．本節で

は，混合を積極的に利用することで SNRを更に改善する方法 [6][7]を提案する．前節で

は，これまでアンテナ番号順であったスイッチの切換順序を，受信信号に応じて適切に

変更する．具体的には，現在スイッチで接続されているアンテナの受信信号と，スイッ

チ切換により次に接続されるアンテナの受信信号の位相差がなるべく小さくなるようス

イッチ切換順序を決定する．これにより，混合量が最も大きいスイッチ切換前後の信号
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図 4.10: M-TDM-AAAの指向性
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図 4.13: Ψの変化に対するTDM-AAAの妨害波減衰量の差異
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がほぼ同位相で混合されるため，受信信号の強度が向上し，SNRが更に改善される．提

案法の有効性については，計算機シミュレーションを用いた評価により明らかにする．

4.5.1 信号の到来方向による受信電力の変化

アレー形状が半波長等間隔リニアアレーであり，1つの到来波がボアサイト方向とな

す角 θで到来する場合，各アンテナの受信ベースバンド信号を表すベクトル f(l)はモー

ドベクトル a(θ)を用いて次式のように表される．

f(l) = a(θ)f(l) (4.38)

a(θ) =
[
e−jπ(−µ) sin(θ), e−jπ(−µ+1) sin(θ), · · · , e−jπ(µ) sin(θ)

]T
(4.39)

f(l) = f(t)
∞∑

l=−∞

δ (t− Tsl) (4.40)

ただし，f(t)は基準位置における到来波のベースバンド信号を表し，f(l)は f(t)を周期

Tsでサンプリングした信号を表す．ここで，受信機の受信電力 P を次式のように定義

する．

P = E[xH(l)x(l)] (4.41)

ここに，E[·]は期待値を表し，Hは複素共役転置を表す．雑音が存在しないとすると，ア

ンテナ数K = 13の場合，受信電力P は到来波の到来方向 θにより図 4.14のように変化

する．なお，図は 0°方向の受信電力により規格化されている．図 4.14より，到来方向

が 0°に近い場合には受信電力が大きく，到来方向が 0°から離れるにつれて受信電力

が小さくなることが確認できる．これは，到来方向が 0°の場合には各アンテナの受信

信号が全て同位相のため，信号が混合された場合に強めあうことが原因と考えられる．

一方，到来方向が 0°から離れてゆき，例えば± 90°の場合には隣り合うアンテナ（＝

スイッチ切換の直前と直後のアンテナ）の受信信号が全て逆位相となる．信号の混合量

は，スイッチ切換の直前と直後のアンテナからのものが最も多くなるため，到来方向が

± 90°に近づくと受信電力が小さくなると考えられる．本考察より，信号の混合が生じ

る場合には，スイッチ切換の直前と直後の信号の位相差が最小となるようスイッチ切換

順序を変更することで，受信機の受信電力を増大させることが可能と予想される．

次に，アンテナ素子数K = 13の場合の行列Λの各要素の値を図 4.15に示す．Λは巡

回行列であるためその一部のみを示し，値は有効数字 1桁で表示している．Λは式 (4.31)
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からわかる通り，各アンテナの受信ベースバンド信号 f(l)がどのように混合されるかを

表す．非対角要素が 0である場合には受信信号の混合は生じないが，実際には少しずつ

混合されることがわかる．特徴としては，Λの非対角要素のうち対角要素と隣接する要

素の絶対値が，その他の非対角要素と比較しかなり大きいことが挙げられる．これは，

スイッチ切換順序が直前及び直後のアンテナの受信信号からの混合が大きな割合を占め

ることを意味する．このことからも，スイッチ切換前後のアンテナの受信信号がなるべ

く同位相となるようスイッチ切換順序を変更することは，受信電力向上に有効と考えら

れる．

なお，ここでは半波長等間隔リニアアレーを例として挙げたが，行列Λはアレー形

状によらないため，スイッチ切換順序の変更は他のアレー形状においても有効と予想さ

れる．

4.5.2 スイッチ切換順序を考慮した受信信号x(l)の数式表現

スイッチ切換順序の変更は，数式的には式 (4.31)においてベクトル f(l)の要素を置換

することと等価である．今，p, ũpを−µからµの範囲の整数とし，ベクトルu ∆
= [−µ, · · · ,

p, · · · , µ]T と，これを並べ替えたベクトル ũ ∆
= [ũ−µ, · · · , ũp, · · · , ũµ]

T を考える．このと

き，uから ũへの置換を表すK次正方行列をV，V の第m1行，第m2列の要素を vm1,m2

とすると，次式のように表される．

vm1,m2 ≡

{
1, if m1 = ũp and m2 = p

0, otherwise
(4.42)

ũ = V u (4.43)

置換行列 V を用いると，スイッチ切換順序を入れ換えた場合の受信信号は次式で表さ

れる．

x(l) = ΛV f(l) + Γ+n(l) (4.44)

上式のように，雑音はスイッチの後段にあるアンプで付加されるため，スイッチ切換順

序の影響を受けない．なお，スイッチ切換順序が従来通りアンテナ番号順である場合に

は，V = I（Iは単位行列）となる．
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図 4.14: 受信電力 P の到来方向による変化 (スイッチ切換順序＝アンテナ番号順)
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4.5.3 スイッチ切換順序の最適化方法

4.5.1で示したように，位相変化がなるべく小さくなるようスイッチ切換順序を最適

化することで，受信電力の向上が可能と考えられる．そこで，本章では最適なスイッチ

切換順序の決定方法を示す．

MMSEアダプティブアンテナにおける相関ベクトル [9]は，スイッチ切換順序がアン

テナ番号順である（V = Iである）とすると，次式により表される．

rxr = E[f(l)r∗(l)]

= E[Λ−1x(l)r∗(l)] (4.45)

ここに r(l)は参照信号，∗は複素共役を表す．雑音と参照信号は無相関であるため，式

(4.45)では雑音は無視している．相関ベクトルは，到来する希望波が 1波の場合，モー

ドベクトルを用いて次式のように表される．

rxr = ξa(θ) (4.46)

ここに ξは複素定数を表す．モードベクトルは到来方向 θに対する各アンテナの応答を

表すため，相関ベクトルを求めることで各アンテナ間の希望波の位相差が算出可能であ

ることが確認できる．スイッチ切換順序の決定は，相関ベクトルを用いて以下の手順で

行う．

[Step1]　スイッチ切換順序はアンテナ番号順として信号を受信し，相関ベクトルを算

出する．

[Step2]　切換順序 1番のアンテナ素子を任意に選択する．

[Step3]　選択されたアンテナ素子に対する未選択のアンテナ素子の位相遅れ（または

位相進み）を算出する．

[Step4]　位相遅れ（または位相進み）が最小であるアンテナ素子を次に切換えるアン

テナ素子として選択する．

[Step5]　全アンテナ素子の切換順序が決まるまで Step3，Step4を繰り返す．

スイッチ切換順序が決定されれば，その順序で再度信号を受信し，アダプティブ処理

を行う．なお，上記手順を用いれば，文献 [6]で示した手順よりも少ない計算量で，同

等の受信電力向上を実現可能である．
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図 4.16: 時分割多重を用いる単一受信機のシミュレーションモデル

4.5.4 計算機シミュレーションによる評価

シミュレーション条件

本項では，計算機シミュレーションにより提案法の評価を行う．シミュレーション条

件を表 4.2に示す．アレーアンテナは 13素子等間隔リニアアレーとし，アンテナ間隔は

0.5波長とする．また，スイッチ切換周期は 1µsecとし，スイッチのON時間比率Ψは

1/13（＝常にいずれかのアンテナが接続された状態）とする．到来波は 2波で，FSK変

調された希望波と，広帯域ノイズである妨害波が到来する．妨害波の電力は希望波に対

して+30dBとする．SNRについては，各アンテナにおける受信信号の電力と，帯域幅

W ′あたりの雑音電力との比で規定し，-24dB～0dBの範囲で解析を行う．アダプティブ

制御アルゴリズムとしてはMMSE(Minimum Mean Square Error)[9]を用い，最適ウェ

イトの決定法としては SMI(Sample Matrix Inversion)アルゴリズム [9]を採用する．SMI

アルゴリズムで必要とされる相関行列，相関ベクトルの推定には 5× 105サンプルを使

用する．参照信号としては，アダプティブプロセッサへ入力される希望波そのものを使

用した．これは，MMSEアルゴリズムを理想的な状態で動作させることで，MMSEア

ルゴリズムに起因する通信品質劣化の可能性を排除するためである．

なお，希望波はFSK変調された信号，妨害波はホワイトガウシアンとしたが，提案法
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表 4.2: シミュレーション条件
アンテナ素子数K 13素子
アレー形状 等間隔リニアアレー

アレー素子間隔 d 0.5波長
ON時間比率Ψ 1

13

スイッチ切換周期 Ts 1µsec

到来波数 2波（希望波と妨害波）
希望波到来角度 -70°or -50°

（ボアサイト方向＝ 0°）
希望波変調方式 FSK

変調度 20

伝送速度 2Kbps

1つのアンテナの受信信号 50サンプル／シンボル
に対するサンプリング速度
BER算出用のシンボル数 105シンボル
各アンテナでの SNR -24dB ∼ 0dB

妨害波到来角度 -30°
妨害波の特性 ホワイトガウシアン

妨害波の受信電力 希望波に対し+30dB

アダプティブ制御 MMSE

最適ウエイト決定法 SMIアルゴリズム
SMI用サンプル数 5× 105サンプル
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は帯域幅がW ′未満である任意の希望波，妨害波に対して適用可能であり，マルチパス

環境においても有効である．すなわち，式 (4.44)は帯域幅がW ′未満である任意の f(l)

について成立するため，希望波，妨害波は使用するアダプティブアルゴリズムが対応可

能な特性であればよい．本論文ではMMSEアルゴリズムを採用したため，希望波と妨

害波が無相関であればよく，遅延時間の異なる多重波を抑圧することも可能である．

シミュレーションモデル

本論文では計算負荷低減のため，回路構成を図 4.1から図 4.16のように変更しシミュ

レーションを実施する．

まず，ダウンコンバータを削除する．したがって，各アンテナにおける受信信号は，

到来角度による所定の位相差を有するベースバンド信号とする．スイッチでの波形変化

とフィルタでの帯域制限は行列ΨΞΓ−V の乗算に置き換える．また，ADコンバータで

のサンプリング時に発生するエイリアシングによる波形変化はΓ+の乗算に置き換える

こととする．更に，時分割処理で発生する各アンテナの受信信号のサンプルタイミング

の差異はないとし，サンプルタイミング補正部（サンプル信号並び替え部＋アップコン

バート部＋ナイキストフィルタ部＋デシメーション部）も削除する．雑音については，

アンプ部でそれぞれ互いに無相関のホワイトガウシアンノイズが付加されることとする．

なお，受信信号ベクトルx(l)に含まれる雑音ベクトルΓ+n(t)の各要素が有相関の場

合，MMSEアルゴリズムの動作に影響を与えるが，Γ+n(t)の各要素は互いに無相関で

あることは 4.7に示す．

スイッチ切換順序の最適化アルゴリズムの評価

まず，希望波が-70°から到来している場合のシミュレーション結果について確認す

る．表 4.3に，SNR=0dBのときの，ある試行における相関ベクトルの位相と，決定さ

れたスイッチ切換順序を示す．理想値は妨害波，雑音ともに存在しない状態での値を表

す．表より，相関ベクトルの位相の理想値との差異は最大でも 1°であり，切換順序も

正しく決定されていることがわかる．また，切換順序がアンテナ番号順の場合には 170

°程度ある切換前後の信号の位相差は，切換順序を最適化した場合には 20°程度まで減

少することがわかる．

図 4.17には，この切換順序での受信機の受信電力P の到来方向依存性を示す．図 4.14

と同様，図 4.17も 0°方向の受信電力により規格化されており，0°方向の受信電力は



82

切換順序によらず一定であるため，図 4.14と図 4.17は直接比較することが可能である．

図 4.14と比較すると，図 4.17では希望波が到来する-70°方向の受信電力が向上してい

ることが確認される．なお，図 4.17では妨害波方向である-30°の受信電力が低下して

いるが，これは偶然である．切換順序の決定は希望波の相関ベクトルを使用して実施し

ており，妨害波の情報は考慮されていない．

図 4.18に，MMSEアルゴリズムにより形成された指向性を示す．図より，希望波方

向である-70°にビームが形成され，妨害波方向である-30°に指向性ヌルが形成されて

おり，MMSEアルゴリズムが良好に動作していることが確認できる．

図 4.19には，TDM-AAAにおけるスイッチ切換順序の最適化の有無によるBER(Bit

Error Rate)特性の違いを示す．図より，スイッチ切換順序がアンテナ番号順である場合

（＋印）と比較し，スイッチ切換順序を最適化した場合（○印）には約 3dB特性が改善

しており，提案法の有効性が確認できる．この 3dBという値は図 4.14，図 4.17におけ

る-70°方向の受信電力の差異とほぼ等しく，特性の改善は希望波の受信電力の増加によ

るものと考えられる．また，図 4.19の×印はスイッチ切換順序を理想的な順序に固定し

た場合の特性である．切換順序を理想状態に固定した場合と，アルゴリズムにより最適

化した場合の特性の差異はみられず，スイッチ切換順序の最適化アルゴリズムが正しく

動作していることが確認できる．

次に，希望波が-50°から到来している場合のシミュレーション結果について確認す

る．表 4.4に，SNR=0dBのときの，ある試行における相関ベクトルの位相と決定され

たスイッチ切換順序を示す．切換順序がアンテナ番号順の場合には 140°程度ある切換

前後の信号の位相差は，切換順序を最適化した場合には 20°～30°程度まで減少するこ

とがわかる．

図 4.20には，この切換順序での受信電力 P の到来方向依存性を示す．図 4.17と同様

に，図 4.20では希望波方向である-50°の受信電力が向上していることが確認される．な

お，図 4.17と異なり，図 4.20では妨害波方向である-30°の受信電力は低下していない．

この場合でもTDM-AAAが正しく動作することは，後述の図 4.21，図 4.22より確認で

きる．

図 4.21には，MMSEアルゴリズムにより形成された指向性を示す．やはり，希望波

方向である-50°にビームが，妨害波方向である-30°に指向性ヌルが形成されており，

MMSEアルゴリズムが良好に動作していることが確認できる．

図 4.22には，TDM-AAAにおけるスイッチ切換順序の最適化の有無によるBER(Bit

Error Rate)特性の違いを示す．図より，スイッチ切換順序がアンテナ番号順である場合
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表 4.3: 相関ベクトルの位相と切換順序の選択結果（希望波方向＝-70°）
相関ベクトルの位相 スイッチ切換順序

アンテナ 理想値 シミュレー 理想値 シミュレー
番号 [°] ション [°] ション

＃-6 0 0 1 1

＃-5 169 169 8 8

＃-4 -22 -21 2 2

＃-3 147 148 9 9

＃-2 -43 -43 3 3

＃-1 126 125 10 10

＃ 0 -65 -65 4 4

＃ 1 104 104 11 11

＃ 2 -87 -87 5 5

＃ 3 82 82 12 12

＃ 4 -109 -109 6 6

＃ 5 61 60 13 13

＃ 6 -130 -131 7 7
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図 4.17: 受信電力P の到来方向による変化（希望波方向＝-70°，スイッチ切換順序＝最
適順序）
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図 4.18: MMSEアルゴリズムで形成された指向性（希望波方向＝-70°）
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図 4.19: スイッチ切換順序による SNR-BER特性の差異（希望波方向＝-70°）
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表 4.4: 相関ベクトルの位相と切換順序の選択結果（希望波方向＝-50°）
相関ベクトルの位相 スイッチ切換順序

アンテナ 理想値 シミュレー 理想値 シミュレー
番号 [°] ション [°] ション

＃-6 0 0 1 1

＃-5 138 139 6 6

＃-4 -84 -83 11 11

＃-3 54 54 3 3

＃-2 -168 -168 8 8

＃-1 -31 -30 13 13

＃ 0 107 106 5 5

＃ 1 -115 -115 10 10

＃ 2 23 24 2 2

＃ 3 161 161 7 7

＃ 4 -61 -60 12 12

＃ 5 77 77 4 4

＃ 6 -145 -145 9 9
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図 4.20: 受信電力P の到来方向による変化（希望波方向＝-50°，スイッチ切換順序＝最
適順序)
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図 4.21: MMSEアルゴリズムで形成された指向性（希望波方向＝-50°）
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図 4.22: スイッチ切換順序による SNR-BER特性の差異（希望波方向＝-50°）
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（＋印）と比較し，スイッチ切換順序を最適化した場合（○印）には約 2dB特性が改善

することが確認でき，提案法の有効性が確認できる．この 2dBという値も，図 4.14，図

4.20から確認できる受信電力の改善量と等しく，受信電力の改善がそのまま BER特性

の改善につながっていることがわかる．また，切換順序を理想状態に固定した場合（×

印）と，アルゴリズムにより最適化した場合の特性差はみられず，スイッチ切換順序の

最適化アルゴリズムが正しく動作していることもわかる．

図 4.17と図 4.20を比較すると，希望波の到来方向はそれぞれ異なるが，スイッチ切

換順序を最適化した場合の希望波到来方向の受信電力の差は 0.1dB以下とほぼ等しい．

また，図 4.19と図 4.22を比較しても，スイッチ切換順序を最適化した場合（○印）の

BER特性の差は 0.1dB以下でほぼ等しい．以上の結果から，BER特性は希望波の到来

角度によらず，受信電力 P に応じた特性になると考えられる．

ここまでは，-70°，-50°という固定した到来方向から希望波が到来する環境で評価

を行い，受信電力の向上幅に差があることが確認された．よって以下では，到来方向に

よるスイッチ切換順序の最適化効果の違いについて確認する．シミュレーション条件は

表 4.2の通りとするが，スイッチ切換順序の最適化が常に正しく機能するよう，妨害波，

雑音は存在しないとして評価を行う．

表 4.5に，希望波の到来角度を 0°から 90°まで 1°間隔で変化させたときの，最適

化されたスイッチ切換順序を示す．受信電力パターンは到来方向に対して対称であるた

め，負の到来角度については示していない．「受信電力ピーク角度」は，最適化された各

切換順序において受信電力が最大となる角度を表す．ただし，0°方向はどのような切

換順序であったとしても常に最大値をとるため，「受信電力最大角度」は 0°を除くピー

クのうち最大となる角度としている．結果として，24通りの最適化された切換順序が得

られた．

図 4.23は，表 4.5で求めた 24通りの最適切換順序での受信電力を示す．図より，すべ

ての到来方向に対して受信電力のピークが形成されており，切換順序の最適化が良好に

動作していることが確認できる．図 4.24には，各到来方向に対し切換順序が理想的に決

定された場合の受信電力を示す．これは，図 4.23における受信電力の最大値をプロット

したものである．図より，受信電力は全ての到来角度で最大値に対し 0.3dB以内である

ことがわかる．また，切換順序がアンテナ番号順である場合の受信電力と比較すると，

平均で 1.6dB，最大 3.2dB向上しており，どのような到来方向に対してもスイッチ切換

順序の最適化は有効であることが確認できる．

本論文ではアレー形状は等間隔リニアアレーとしたが，提案法は「スイッチ切換前後
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表 4.5: 各到来方向に対して最適化されたスイッチ切換順序
order 希望波の 最適化後の 受信電力
no. 到来方向 切換順序 ピーク角度

#1 0◦ -6, -5, -4, -3, -2, -1, 0, 1, 2, 3, 4, 5, 6 -

#2 1◦ ∼ 9◦ -6, 6, 5, 4, 3, 2, 1, 0, -1, -2, -3, -4, -5 9◦

#3 10◦ -6, 5, 4, 3, 2, 1, 0, -1, -2, -3, -4, -5, 6 10◦

#4 11◦ -6, 4, 3, 2, 1, 0, -1, -2, -3, -4, 6, -5, 5 11◦

#5 12◦ -6, 3, 2, 1, 0, -1, -2, -3, 6, -4, 5, -5, 4 12◦

#6 13◦ , 14◦ -6, 2, 1, 0, -1, -2, 6, -3, 5, -4, 4, -5, 3 14◦

#7 15◦ , 16◦ -6, 1, 0, -1, 6, -2, 5, -3, 4, -4, 3, -5, 2 15◦

#8 17◦ ∼ 19◦ -6, 0, 6, -1, 5, -2, 4, -3, 3, -4, 2, -5, 1 18◦

#9 20◦ , 21◦ -6, 5, -1, 4, -2, 3, -3, 2, -4, 1, -5, 6, 0 21◦

#10 22◦ , 23◦ -6, -1, 4, -2, 3, -3, 2, -4, 1, 6, -5, 0, 5 22◦

#11 24◦ ∼ 26◦ -6, 3, -2, 2, -3, 6, 1, -4, 5, 0, -5, 4, -1 25◦

#12 27◦ ∼ 30◦ -6, -2, 2, 6, -3, 1, 5, -4, 0, 4, -5, -1, 3 27◦

#13 31◦ ∼ 33◦ -6, 5, 1, -3, 4, 0, -4, 3, -1, -5, 6, 2, -2 32◦

#14 34◦ -6, 1, -3, 4, 0, -4, 3, -1, 6, -5, 2, -2, 5 33◦

#15 35◦ , 36◦ -6, 4, -3, 0, 3, -4, 6, -1, 2, -5, 5, -2, 1 36◦

#16 37◦ ∼ 41◦ -6, -3, 0, 3, 6, -4, -1, 2, 5, -5, -2, 1, 4 38◦

#17 42◦ ∼ 46◦ -6, 5, 2, -1, -4, 4, 1, -2, -5, 6, 3, 0, -3 46◦

#18 47◦ , 48◦ -6, 2, -1, -4, 4, 1, -2, 6, -5, 3, 0, -3, 5 47◦

#19 49◦ ∼ 53◦ -6, -1, 4, -4, 1, 6, -2, 3, -5, 0, 5, -3, 2 50◦

#20 54◦ ∼ 56◦ -6, 6, 1, -4, 3, -2, 5, 0, -5, 2, -3, 4, -1 56◦

#21 57◦ , 58◦ -6, 1, -4, 3, -2, 5, 0, -5, 2, -3, 4, -1, 6 57◦

#22 59◦ ∼ 62◦ -6, 3, -4, 5, -2, 0, 2, -5, 4, -3, 6, -1, 1 61◦

#23 63◦ ∼ 65◦ -6, 5, -4, -2, 0, 2, 4, -5, 6, -3, -1, 1, 3 64◦

#24 66◦ ∼ 90◦ -6, -4, -2, 0, 2, 4, 6, -5, -3, -1, 1, 3, 5 67◦
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図 4.23: すべての到来方向に対する最適切換順序での受信電力
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switching order = optimized for each direction

図 4.24: スイッチ切換順序最適化の有無による受信電力の差異
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の信号の位相をなるべく同相に近づけることで，受信電力を向上させる方法」であるた

め，任意形状のアレーに対して適用可能と考えられる．

4.6 時分割多重を用いる単一受信機の出力 SNRに関する
考察

TDM-AAAでは受信回路が単一であるため，受信回路を複数備える従来のアダプティ

ブアンテナ (C-AAA : Conventional Adaptive Array Antenna)とは出力 SNRが異なる

と考えられる．そこで本章では，TDM-AAAとC-AAAの出力 SNRの差異について定

量的な考察を行う．

第 kアンテナ素子での受信電力 P を次式により定義する．

P#k ∆
= E[(i#kx(l))H(i#kx(l))] (4.47)

i#k ∆
= [0, · · · , 0, 1, 0, · · · , 0] (4.48)

ここに，i#kは k番目の要素のみ 1で，その他の要素は 0の行ベクトルである．今，等間

隔リニアアレーにおいてボアサイト方向から信号が到来しており，雑音は存在しない場

合を考える．このとき，各アンテナ素子では振幅，位相がすべて同一の信号が受信され

るため，i ∆
= [1, 1, · · · , 1]T とおくと f(l) = if0(l)となる．また，雑音は存在しないため，

n(l) = 0となる．更に，スイッチは常にいずれかのアンテナに接続されているとすると，

スイッチのON時間比率Ψ = 1/Kとなる．よって，この場合のTDM-AAAにおける第

kアンテナ素子での受信電力を P#k
sTDMとすると，式 (4.47)より次式のように表される．

P#k
sTDM = E [f ∗

0 (l)f0(l)]
{
(i#kΛi)Hi#kΛi

}
= ps{1} = ps (4.49)

ここに，psは各アンテナにおける信号の受信電力を表す．

今度は，信号が受信されておらず，雑音のみ存在する場合の受信電力を考える．この

とき，f(l) = 0となるため，TDM-AAAにおける第 kアンテナ素子での雑音のみの受

信電力を P#k
nTDMと定義すると，次式のように表される．

P#k
nTDM = E[

(
i#kΓ+n(l)

)H (
i#kΓ+n(l)

)
]

= Kσ2 (4.50)
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ここに，σ2は帯域幅W ′あたりの雑音電力である．ゆえに，TDM-AAAにおける第 kア

ンテナ素子での SNRは次式のように表される．

SNRTDM =
ps

Kσ2
(4.51)

一方，C-AAAにおいて，等間隔リニアアレーでボアサイト方向から信号が到来して

おり，雑音は存在しない場合を考える．このとき，TDM-AAAと同様に f(l) = if0(l)，

n(l) = 0が成立する．よって，C-AAAにおける第 kアンテナ素子での受信電力を P#k
sC

とすると，式 (4.47)より次式のように表される．

P#k
sC = E

[
(i#kif0(l))

H(i#kif0(l))
]

= ps (4.52)

また，TDM-AAAにおけるアナログ回路のフィルタ帯域幅はKW ′必要であったが，C-

AAAではW ′でよい．帯域幅W ′あたりの雑音電力は σ2であるため，C-AAAにおける

第 kアンテナ素子での雑音のみの受信電力をP#k
nC と定義すると，次式のように表される．

P#k
nC = σ2 (4.53)

ゆえに，C-AAAにおける第 kアンテナ素子での SNRは次式のように表される．

SNRC =
ps
σ2

(4.54)

以上の検討から，C-AAAと比較し，本論文におけるTDM-AAAでは各アンテナ素子

におけるSNRが 1/Kとなることが確認できる．これは，式 (4.50)，式 (4.53)からもわか

るように，TDM-AAAではアナログ回路におけるフィルタの帯域幅が，C-AAAと比較

しK倍必要となるため，雑音電力もK倍となることが原因である．ゆえに，TDM-AAA

では受信信号を最大比合成し SNRをK倍に改善することで，初めて単一アンテナと同

等の出力SNRが得られることになる．よって，本論文におけるTDM-AAAは，単一アン

テナでは実施できない空間的な妨害波抑圧やダイバーシティ受信に適した構成といえる．

しかし，回路規模は若干増大するが，各アンテナごとにアンプを配置した場合には，

C-AAAとほぼ同等の SNRを得ることが可能である．これは，スイッチ切換前に増幅を

行うことで，増幅直後の帯域制限をC-AAAと同様に帯域幅W ′のフィルタで実施可能

なためである．この構成の場合には，アレー化による指向性利得が得られ，単一アンテ

ナと比較し高い出力 SNRを得ることができる．したがって，TDM-AAAでは必要な性

能に応じて適切な回路構成を採用する必要がある．
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4.7 時分割多重を用いる単一受信機によるアダプティブア
レーアンテナの受信信号における雑音の無相関性につ
いての考察

時分割多重を用いる単一受信機によるアダプティブアンテナ (TDM-AAA)では各アン

テナでアナログ回路を共用している．また，各アンテナの受信信号はサンプルタイミン

グが Ts/K 異なるだけである．よって，TDM-AAAの受信信号 x(l)に含まれる雑音は

相関を有するように思える．そこで，受信信号x(l)に含まれる雑音の相関について確認

する．

相関行列Rxxを次式のように定義する．

Rxx
∆
= E[x(l)xH(l)] (4.55)

今，アレーアンテナに電波が到来していないとすると，(f(l) = 0)となるため，相関行

列Rxxは式 (4.31)より次式のように表される．

Rxx = Γ+E[n(l)nH(l)]ΓH
+ (4.56)

n(l)の各要素は，それぞれ異なる帯域における雑音を表すため，互いに無相関である．

したがって，各帯域における雑音電力をσ2とすると，式 (4.56)は次式のように表される．

Rxx = σ2Γ+Γ
H
+

(... E[n(l)nH(l)] = σ2I
)

Rxx = Kσ2I
(... Γ+Γ

H
+ = KI

)
(4.57)

ここに I は単位行列を表す．式 (4.57)より，従来のアダプティブアンテナ (C-AAA)と

同様に，TDM-AAAにおいても雑音に関する相関行列は対角行列となる．すなわち，受

信信号 x(l)に含まれる雑音は互いに無相関であることが確認できる．

4.8 むすび

本章では，まず時分割多重を用いた単一受信器によるアダプティブアンテナの受信信

号について定式化を行った．次に，スイッチON時間を延長することにより受信信号の

強度が向上することと，これに伴い各アンテナの受信信号に混合が生じることを示した．

そして，混合された信号から，各アンテナの受信信号を独立して抽出する方法を提案し

た．シミュレーションでは，7素子等間隔リニアアレーに対して提案法を適用し，提案
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法の電力損失が小さいこと，従来の時分割多重を用いるアダプティブアンテナと比較し

良好な特性を示すことを明らかにした．

本章では更に，時分割多重を用いる単一受信機によるアダプティブアンテナにおいて，

スイッチの切換順序を最適化することで，希望波の受信電力を向上させ，受信信号の

SNRを高める方法について提案した．まず，スイッチ切換順序がアンテナ番号順である

場合に，到来波の方向により受信電力が変化することを示した．次に，スイッチ切換順

序をどのように決定すべきかについて考察を行った．その結果，スイッチ切換前後の信

号の位相差が最小となる順序が，受信電力を最大化する最適な切換順序であると予想し

た．そして，相関ベクトルを利用した具体的な切換順序の決定方法を提案した．シミュ

レーションでは，13素子等間隔リニアアレーに対して提案法を適用し，スイッチ切換順

序の最適化により受信電力が最大約 3dB向上することを確認した．更に，BER-SNR特

性について評価を行い，従来法と比較し特性が最大約 3dB改善することを明らかにし

た．また，時分割多重を用いる単一受信機の出力 SNRについて考察を行い，本論文の

回路構成を用いた場合には単一アンテナ構成の受信機と同等の出力 SNRが得られるこ

と，アンテナごとにアンプを備える回路構成の場合には通常のアダプティブアンテナと

同等の出力 SNRが得られることを確認した．

今後の課題としては，本論文では無視したスイッチやフィルタにおける損失を含めた

SNRの算出や，これらを踏まえた回路構成の検討が挙げられる．本論文の回路構成で

は，スイッチやフィルタにおける損失がそのまま SNRの劣化に繋がるため，なんらか

の対策が必要と考えられる．また，本論文ではアレー応答は理想的なものとして検討を

実施したが，実際には素子ごとに異なる振幅位相誤差を有する．したがって，提案した

スイッチ切換順序の最適化方法が，このような環境で適切に動作するか確認する必要が

ある．MMSEアルゴリズムで使用する参照信号についても理想的なものとしてシミュ

レーションを行ったが，参照信号が誤差を含む場合についても検討が必要である．

受信信号の混合は，モードベクトルが変化することと等価と考えられる．モードベク

トルが変化してしまった場合，到来方向情報を使用するようなアダプティブアンテナや，

モードベクトルを使用する到来方向推定法は正しく動作しなくなる．また，ESPRIT法

により到来方向推定を行う場合においても，等間隔リニアアレーから取り出すふたつの

サブアレーのモードベクトルが一致しなくなり，正しく推定が行えなくなる．したがっ

て，時分割多重を用いた単一受信器によるアダプティブアンテナにおいてこれらの方法

を動作させる場合には，受信信号の混合を除去することがより重要になると考えられる．
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第5章 近傍波源の位置推定法

5.1 まえがき

近年，車室内においても地上ディジタル放送，携帯電話，電子キーなどさまざまな無

線機器の使用が日常化してきており，伝搬特性測定の必要性が高まってきている．測定

技術としては，アレーアンテナを用いた測定や推定が注目を集めている．しかし，車室

内はマルチパスによりコヒーレントな複数波が同時に受信点に入射する環境であり，ま

た波源と受信アレーアンテナの距離が短く近傍波源として取り扱う必要がある．

代表的な到来方向推定法としてはMUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法 [1][2]や

ESPRIT(Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques)法 [1][3]

などが挙げられるが，これらは通常，波源が十分遠方であり到来波が平面波として近似

できることを前提としている．そこで，モードベクトルを近傍波源に対応したものに変

更することで近傍波源位置推定を可能とした，球面波モードベクトルMUSIC法 [4][5]

が提案されている．ただしMUSIC法を近傍波源に対して適用する場合，2次元のピー

クサーチが必要となるため，その計算負荷が懸念される．計算負荷の小さい近傍波源の

位置推定法としては，DOA-Matrix法 [8][9]を近傍波源に対して適用可能とした方法 [6]

があり，代数的に位置を算出することができる．したがって，ピークサーチが不要であ

り，球面波モードベクトルMUSIC法で懸念される計算負荷の低減に有効である．しか

し，受信信号の位相項を 2次の級数近似として扱うため，アレー素子間隔が 1/4波長以

下であることが要求される．また，アレー開口の増大に伴い近似誤差も増大するという

課題がある．文献 [7]では，この近似誤差を低減する方法について提案されているが，ア

レー素子間隔の制約については解決されていない．

また，これらの推定法はもともと完全相関である波源の推定には対応していないため，

空間平均法 [10]などを用いて事前に相関を低減する必要がある．ところが，球面波を受

信した場合には等間隔アレーであるにも関わらず，隣接素子間の受信信号の位相差が一

定ではない仮想的な不等間隔アレーとして処理することになるため，等間隔アレーを前

提としている空間平均法をそのまま適用することはできない．そこで，文献 [4][5]では



98

更に補間MUSIC法 [11]の導入が提案されている．

一方，波源相関を低減する方法として，周波数平均法 [12][13]を用いることも考えら

れる．これは，周波数の違いによる位相変動が，波源の相関を低下させることを狙っ

たものである．しかしながら周波数平均法には，周波数範囲が広い場合に周波数ごと

のモードベクトルの差異が大きくなるため，推定精度が劣化するという問題点がある．

この広帯域問題を解決する方法として，コヒーレント信号部分空間法 (CSS : Coherent

Signal-Subspace)法 [14][15]が提案されている．CSS法はアレー形状によらないため，近

傍波源に対しても適用可能である [12][13]．また，空間平均法のように平均化処理のた

めにアレー全体のアンテナ素子数を増やす必要がない．したがって，CSS 法は空間平均

法と比べ，アンテナ素子数が削減できることとなり，特に平面アレーにおいては素子数

削減効果が大きい．しかし，波源の帯域幅が狭い場合には相関が十分に低減されず，推

定精度が劣化することが確認されている [13]．

そこで本章ではまず，ピークサーチ不要な近傍波源の位置推定法として，ESPRIT法

を近傍波源に対して適用する方法 [16]を提案する．ESPRIT法を適用するためには，回

転不変式 (rotational invariance)が成立するような同形のサブアレーのペアを取り出す

必要がある．しかし，波源が近傍である場合には，等間隔アレーであるにも関わらず，

隣接素子間の受信信号の位相差が一定ではない不等間隔アレーで受信したような状態と

なる．したがって，回転不変式が成立するサブアレーのペアを取り出すことができず，

ESPRIT法を適用することができない．提案法は，この問題を解決することで，ESPRIT

法の適用を可能としたものである．計算機シミュレーションにより，近傍波源の位置推

定に対し有効であることを示す．また，文献 [6]の方法で課題であった素子間隔の制約

についても解決されることを明らかにする．

次に，完全相関である近傍波源の相関を低減する方法について提案する．これは，CSS

法における受信信号の変換の際に，基準点における波源の位相回転が生じ，波源の帯域幅

が狭い場合でも波源相関が低減される方法である．CSS法を修正したものなので，やは

り平均化処理のためのアンテナ素子の追加は不要である．これをMCSS(Modified CSS)

法 [17][18]と呼び，球面波モードベクトルMUSIC法の前処理として適用し，シミュレー

ションを通して有効性を示す．

5.2 近傍波源ESPRIT法の原理とその特性

3.5.5では，波源が遠方である場合にはESPRIT法の適用が可能であることを確認し
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た．しかし，波源が近傍である場合には，等間隔アレーであるにも関わらず，隣接素子

間の受信信号の位相差が一定ではない不等間隔アレーで受信したような状態となる．し

たがって，ESPRIT法の原理式である回転不変式 (3.125)を満たすような，同形のサブ

アレーのペアを取り出すことができない．近傍波源 ESPRIT法では，変換行列を用い

ることで疑似的に回転不変式が成立する状況をつくりだし，ESPRIT法の適用を可能と

する．

5.2.1 解析モデル

波源の個数をLとする．図 1は (x,y) = (xl, yl) = ρlに位置する第 l波 (l = 1, 2, · · · , L)
の狭帯域波源と，x軸上に配置された素子間隔 dのK 素子等間隔リニアアレーとの位

置関係を示した図である．L波の到来波がアレーアンテナに入射した場合，k番目 (k =

1, 2, · · · , K)のアンテナ素子の受信信号 xkは次式のように表すことができる．

xk(t) =
L∑
l=1

sl(t)
d0(ρl)

dk(ρl)
exp (jτk(ρl)) + nk(t) (5.1)

dk(ρl) =

√{
xl − d

(
k − K + 1

2

)}2

+ y2l (5.2)

d0(ρl) =
√

x2
l + y2l (5.3)

τk(ρl) =
2π

λ
(dk(ρl)− d0(ρl)) (5.4)

ここに，sl(t)は l番目の波源の複素振幅であり，dk(ρl)は l番目の波源と k番目のアレー

素子との距離，d0(ρl)は基準位置から l番目の波源までの距離，τk(ρl)は第 k素子にお

ける第 l波の基準位置との位相差である．また，nkは第 k素子における熱雑音，λは波

源の波長を表す．式 (5.1)を用い，入力ベクトル x(t)を次のように定義する．

x(t) = [x1(t), x2(t), · · · , xK(t)]
T (5.5)

また，振幅ベクトル s(t)，アレーのモード行列A，熱雑音ベクトルn(t)をそれぞれ

s(t) = [s1(t), s2(t), · · · , sL(t)]T (5.6)

A = [a(ρ1),a(ρ2), · · · ,a(ρL)] (5.7)

a(ρl) = [a1(ρl), a2(ρl), · · · , aK(ρl)]
T (5.8)

ak(ρl) =
d0(ρl)

dk(ρl)
exp (jτk(ρl)) (5.9)

n(t) = [n1(t), n2(t), · · · , nK(t)]
T (5.10)
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図 5.1: アレーアンテナと波源の位置関係
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と定義する．なお，T は転置を表す．このとき，アレーアンテナへの入力ベクトルは次

のように表すことができる．

x(t) = As(t) + n(t) (5.11)

このようにして定義された入力ベクトル x(t)の相関行列Rxxは，次式のように表す

ことができる．

Rxx = E
[
x(t)xH(t)

]
= ASAH +N (5.12)

S = E
[
s(t)sH(t)

]
(5.13)

N = AE
[
s(t)nH(t)

]
+ E

[
n(t)sH(t)

]
AH + E

[
n(t)nH(t)

]
(5.14)

ここに Hは複素共役転置を，E[·]は期待値を表す．各アンテナの熱雑音は互いに無相関
であり，入射波とも無相関であるので，スナップショット数が無限である場合，熱雑音

電力を σ2とすると，N = σ2I（I：単位行列）となる．

5.2.2 近傍波源ESPRIT法の原理

近傍波源 ESPRIT法 [16]では，次式を満たす変換行列Gを定義する．

Ga(ρl) = (xl + jyl)a(ρl) (l = 1, 2, · · · , L) (5.15)

式 (5.15)は，“位置 ρl = (xl, yl)を表すモードベクトル a(ρl)を，変換行列Gにより変

換すると，a(ρl)の (xl + jyl)倍となる”ことを意味する．もし，このような変換行列G

が得られれば，以下の方法により波源位置を推定することが可能である．

まず，モード行列Aを用いて式 (5.15)を次のように表す．

GA = AΩ (5.16)

Ω = diag [ω(ρ1), · · · , ω(ρl), · · · , ω(ρL)] (5.17)

ω(ρl) = xl + jyl (5.18)

ここに，diag[·]は対角行列を表す．式 (5.16)より，変換行列Gはモード行列AをAΩ

という行列に変換することがわかる．次に，式 (3.130)をA = EST
−1と変形し式 (5.16)
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へ代入すると，次式が導かれる．

GEST
−1 = EST

−1Ω

GES = EST
−1ΩT

EY = EXΨ (5.19)

ここに，EX，EY，Ψは 3.5.5と異なり，それぞれ

EX = ES (5.20)

EY = GES (5.21)

Ψ = T−1ΩT (5.22)

としている．以上より，式 (5.19)は式 (3.137)と等しく，ESPRIT法が適用可能である

ことがわかる．また，式 (5.19)より得られるΨは，Ωが対角行列であることから，式

(5.22)のようにΩの対角成分を固有値，T−1の列ベクトルを固有ベクトルとする行列で

ある．したがって，Ψを固有値展開することによりΩが得られ，更に式 (5.17)，(5.18)

を用いることで波源位置ρlを求めることができる．すなわち，式 (5.16)を満たす変換行

列Gを得ることができれば，近傍波源に対して ESPRIT法を適用することができ，波

源位置が推定可能となる．よって，変換行列Gをどのようにして求めるかということが

問題となる．

本方法では次式を用いて変換行列Gを算出する．

G = AΩAleft (5.23)

ここに，leftは左逆行列を表す．すなわち，AleftA = Iである．モード行列AはK × L

行列であり，素子数K >波源数 Lより縦長の行列である．また，Aの列ベクトル，す

なわち各波源の位置 ρlに対するモードベクトル a(ρl)はそれぞれ一次独立であるため，

左逆行列Aleftが存在する．ゆえに，式 (5.23)により変換行列Gを算出することが可能

である．問題は，モード行列Aは波源位置 ρlより算出されるものであり，推定前の段

階では未知の行列だということである．そこで，まず初期推定を行い，おおよその波源

位置からモード行列を算出し，これを用いて変換行列の計算を行うこととなる．初期推

定の方法としては，ビームフォーマ法等が挙げられる．

5.2.3 初期推定誤差と窓関数

5.2.2で近傍波源に対するESPRIT法を適用する方法について説明を行ったが，変換
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行列Gを求めるために行う初期推定については詳細な説明を行っていない．また，初

期推定結果には一般に誤差が含まれるが，この誤差の影響について議論されていない．

よって本項では，この初期推定に含まれる誤差の影響と，その対策について検討を行う．

初期推定により得られた誤差を含む推定位置を，図 5.2のように ρ′
l = (x′

l, y
′
l)とする．

この ρ′
lから式 (5.7)を用いて算出されるモード行列をA′とし，A′から式 (5.23)を用い

て算出される変換行列をG′とする．変換行列G′は，理想的な変換行列Gに対して誤

差を有する．この誤差をP とおくと誤差を含む変換行列G′は次式のように表される．

G′ = G+ P (5.24)

そして，G′により真の位置を表すモード行列Aを変換すると，

G′A = (G+ P )A

= (AΩAleft + P )A

= AΩ+ PA (5.25)

のように変換誤差 PAが発生し，モード行列を正しく変換することができない．変換

誤差が存在する場合には式 (5.16)が成立しないため，窓関数 [11]を用いてこれを対策す

る．この窓関数は，推定を行う全領域から，位置 ρ′
l = (x′

l, y
′
l)を中心とする周囲の位置

の集合を取り出す関数である．

まず，窓関数Γ(ρ′
l)を次のように定義する．

Γ(ρ′
l) =

{
γ
−N−1

2
,−N−1

2
l (ρ′

l),γ
−N−1

2
,−N−1

2
+1

l (ρ′
l), · · · ,

γp,q
l (ρ′

l), · · · ,γ
N−1

2
,N−1

2
−1

l (ρ′
l),γ

N−1
2

,N−1
2

l (ρ′
l)
}

(5.26)

γp,q
l (ρ′

l) =

(
x′
l + p

µ

N − 1
, y′l + q

µ

N − 1

)
(5.27)(

p, q = −N − 1

2
,−N − 1

2
+ 1, · · · , N − 1

2

)
ここに，µを窓関数幅，N を窓関数幅分割数，γp,q

l (ρ′
l)を格子点と呼ぶこととする．格

子点 γp,q
l (ρ′

l)は，位置 ρ′
lに対して x方向，y方向にそれぞれ距離 p µ

N−1
，q µ

N−1
離れた位

置を表す．例えば，格子点γ
−N−1

2
,N−1

2
l (ρ′

l)は，位置ρ′
lに対して-x方向に µ

2
，+y方向に µ

2

離れた位置を表し，格子点 γ0,0
l (ρ′

l)は位置 ρ′
lを表すことになる．つまり，窓関数 Γ(ρ′

l)

は，図 5.2のように位置 ρ′
lを中心とした幅 µの正方形格子状の点の集合となる．このよ



104

array antenna

K

true source position

source position of

preliminary estimation

' ' '
window function

window width

'

grid point

'' '
-
N , N
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うな窓関数Γ(ρ′
l)を用いて，モード行列 Ȧを次式のように定義する．

Ȧ =
[
Ä(Γ(ρ′

1)), Ä(Γ(ρ′
2)), · · · , Ä(Γ(ρ′

L))
]

(5.28)

Ä(Γ(ρ′
l)) =

[
a(γ

−N−1
2

,−N−1
2

l (ρ′
l)),a(γ

−N−1
2

,−N−1
2

+1

l (ρ′
l)),

· · · ,a(γ
N−1

2
,N−1

2
−1

l (ρ′
l)),a(γ

N−1
2

,N−1
2

l (ρ′
l))
]

(5.29)

そして，モード行列 Ȧを用いて変換行列 Ġを求める．ただし，モード行列 ȦはK×NL

行列であるため，K < NLの場合には左逆行列 Ȧleftが存在せず，式 (5.23)により変換

行列 Ġを計算することはできない．この場合には，次式を最小化する Ġを変換行列と

する．

min
˙G

∥∥∥ĠȦ− ȦΩ̇
∥∥∥2
F

(5.30)

ここに ∥·∥F はFrobenius normを表し，Ω̇は式 (5.17)において ρlの代わりにΓ(ρ′
l)を代

入し算出されるNL×NLの対角行列である．このようにして求められた変換行列 Ġは，

モード行列 Ȧを行列 ȦΩ̇に変換する際に誤差が生じてしまう．しかし，窓関数幅 µが

十分小さく，また窓関数幅分割数Nが十分大きければ，窓関数内では誤差は小さく，誤

差は発生しないとみなすことができる．したがって，窓関数Γ(ρ′
l)の内部に真の波源位

置 ρlが存在すれば，次式が成立する．

ĠA = AΩ (5.31)

すなわち，初期推定位置ρ′
lに誤差が含まれていても，窓関数Γ(ρ′

l)を用いて求めた変換

行列 Ġにより，モード行列AをAΩに誤差なく変換することができる．よって，5.2.2

で説明したように，ESPRIT法により波源位置を推定することが可能となる．

実際には，真の波源位置 ρlが窓関数内に含まれるように，窓関数幅 µは初期推定誤

差よりも大きくとる必要がある．この場合，式 (5.25)のように，窓関数幅 µの大きさに

応じて変換誤差 PAが発生する．しかし，変換誤差 PAが十分小さい場合には，変換誤

差 PAに起因する推定誤差も小さく，ESPRIT法による推定位置 ρ′′
l は，初期推定位置

ρ′
lよりも真の波源位置 ρlに近づくことが期待される．また，変換誤差 PAは窓関数幅

µの縮小に応じて小さくなる．このため，推定位置 ρ′′
l を初期推定位置とし，窓関数幅

µを縮小して繰り返しESPRIT法を適用することにより，さらに推定精度を改善するこ

とも可能である．
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5.2.4 近傍波源ESPRIT法の基本特性

本項では，計算機シミュレーションにより近傍波源ESPRIT法の評価を行う．本評価

では波源数は既知とし，真の波源位置から最も近い推定位置までの距離を推定誤差とし

て，RMSEによる定量評価を実施する．ここでは，それぞれの真の波源位置から最も近

い推定位置が重複する場合を推定失敗として定義し，位置推定に失敗した事象はRMSE

の計算に含めないこととする．また，SNRを計算する際の信号強度については，アレー

中心（＝原点）における第 1波源の信号強度を用いている．

シミュレーション条件を表 5.1に示す．ここではESPRIT法による推定位置を初期推

定位置とし，窓関数幅 µを縮小して再び ESPRIT法を適用する “繰返し推定”を行うこ

ととし，窓関数幅 µの初期値として 2λを与える．波源数は 2個とし，初期推定誤差と

しては各波源に対して+x方向，+y方向にそれぞれ 1√
2
λの誤差を与える．つまり，ビー

ムフォーマ法等を用いた初期推定は行わないこととする．距離にすると 1λの誤差を各

波源に与えることになるが，このとき真の波源位置ρlは窓関数Γ(ρ′
l)の内部に含まれる

こととなる．

5.2.5 シミュレーション結果

それでは具体的にシミュレーション結果を確認する．図 5.3は，SNRと推定誤差の関

係をプロットしたものである．繰返し推定の回数はパラメータとし，4回∼32回まで変

化させた．参考のため球面波モードベクトルMUSIC法による推定結果も併せて示す．

図 5.3より，MUSIC法よりは若干劣るが，十分な繰返しを行えば提案法は高い推定精

度が得られることがわかる．また，本シミュレーション条件では，繰返し回数は 12回

程度で十分であることもわかる．しかし図 5.3は，シミュレーション前に初期窓関数幅，

窓関数縮小率の最適化を行った上で得られた結果である．波源位置，アレー形状，初期

推定誤差等が変化すれば，最適な初期窓関数幅，窓関数縮小率も変化することが予想さ

れる．

そこで，初期窓関数幅により推定結果がどの様に変化するかを確認する．図 5.4は初

期窓関数幅を 2λから徐々に小さくした場合の，ある一回の独立試行における繰返し回

数と推定誤差の関係をプロットしたものである．なお，熱雑音による推定誤差が発生し

ないよう，熱雑音はないものとしてシミュレーションを行った．図 5.4より，初期窓関

数幅 µ = 2λ，1.6λの場合には，繰返し回数に応じて推定誤差が減少しており，波源位

置を正しく推定できることがわかる．しかし，初期窓関数幅 µ = 1.2λ，0.8λの場合に
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表 5.1: シミュレーション条件
アレー形状 7素子等間隔リニアアレー

アレー素子間隔 d 0.5λ

第 1波源位置 ρ1 (x,y) = (−
√
2λ,

√
2λ)

第 2波源位置 ρ2 (x,y) = (1λ,
√
3λ)

波源振幅 |sl| 両波源とも原点で
振幅 1となるよう設定

波源相互相関 無相関
初期窓関数幅 µ 2λ

窓関数幅分割数 N 3

窓関数縮小率 50% / 回
繰返し回数 4 ∼ 32回
初期推定誤差 両波源とも+x方向，+y方向に

それぞれ 1√
2
λの誤差を与える

SNR 0 ∼ 100dB

スナップショット数 100

波源数の推定 既知
独立試行回数 100回
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図 5.3: SNRに対する推定位置のRMSE
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は，繰返しの途中で推定誤差が急激に増大しており，波源位置を推定できていないこと

が確認される．これは，初期窓関数幅 µ = 1.2λ，0.8λの場合には，初期推定誤差に対し

て初期窓関数幅が小さく，初期窓関数内に真の波源位置が含まれない状態となっている

ためと考えられる．このような状態では，変換行列 Ġによるモード行列Aの変換が正

しく行われない，すなわち式 (5.31)が成立しなくなるため，正しく推定することができ

ない．したがって初期窓関数幅は，初期推定誤差の大きさに応じてある程度広くとる必

要がある．

図 5.5は，図 5.4とは逆に，初期窓関数幅を 1λから徐々に大きくした場合の，ある一

回の独立試行における繰返し回数と推定誤差の関係をプロットしたものである．ここで

も，先程と同様に熱雑音はないものとした．また，初期推定誤差についても存在しない

状態，つまり初期推定位置として真の波源位置を与えた状態でシミュレーションを行っ

た．これは，変換行列 Ġによりモード行列Aを変換する際に発生する誤差だけが，推

定誤差の要因となる状態でシミュレーションを行うためである．したがって，繰返し回

数が 1回目のときには推定誤差が 0であるため，グラフ上に値がプロットされていない．

繰返し回数が 2回目のときには推定誤差が発生しているが，これは変換誤差に起因する

ものである．図 5.5より，初期窓関数幅 µ = 1λ，2λの場合には，波源位置を正しく推定

できることがわかる．しかし，初期窓関数幅 µ = 3λ，4λの場合には，推定誤差が発散

し，正しく位置を推定できていないことがわかる．初期窓関数幅が大きくなり過ぎると

変換誤差が増大し，これによる推定誤差も増大すると考えられる．もし，ある繰返しに

おいて窓関数幅よりも大きな推定誤差が発生した場合，次の繰返しにおいて真の波源位

置が窓関数内に含まれないこととなる．この場合，図 5.4におけるシミュレーションと

同様に式 (5.31)が成立しなくなるため，正しい推定が行えない．初期窓関数幅 µ = 3λ，

4λの場合には，このような状態が発生したために推定誤差が発散したと考えられる．

この結果は，初期窓関数幅 µの大きさに上限があることを意味している．先程も述べ

たとおり，真の波源位置が窓関数内に含まれるためには，初期推定に含まれる誤差は，

初期窓関数幅の上限より小さくなければならない．したがって，初期窓関数幅 µに上限

があることは，初期推定に一定の精度が求められることを意味する．このことは，安定

的な推定を行う上で大きな制約になると考えられる．
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図 5.4: 初期窓関数幅を縮小した場合の繰返し回数に対する推定位置のRMSE
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5.3 球面波モードベクトルMUSIC法に対するMCSS法
の適用

3.5.4では遠方波源に対しMUSIC法が適用可能であることを確認した．球面波モー

ドベクトルMUSIC法 [4][5]とは，通常のMUSIC法における遠方波源用のモードベクト

ルを近傍波源用のモードベクトル，すなわち球面波モードベクトルに変更したものであ

る．CSS法 [14][15]は球面波モードベクトルMUSIC法に対してもそのまま適用可能で

あり，完全相関波が到来するような環境においても CSS法を前処理として適用するこ

とで，MUSIC法による推定が可能となる．しかし，波源の周波数帯域が狭い場合には，

各波源の相関が十分に低下せず，MUSIC法による推定の精度が低下するという問題が

ある [13]．MCSS法 [17][18]は，このような状態においても各波源を無相関とすること

が可能な手法である．

5.3.1 解析モデル

波源の個数を L とする．図 1 は (x,y,z) = (xl, yl, zl) = ρl に位置する第 l 波 (l =

1, 2, · · · , L)の波源と，z = 0の xy平面上に配置された Nx× Ny 素子長方形アレーア

ンテナとの位置関係を示した図である．L波の到来波が各波源位置ρlより球面状に広が

りながらアレーアンテナに入射した場合，Q個の周波数 fqにおける各アンテナの受信

信号 xnx,ny ,q(t) (nx = 1, 2, · · · , Nx; ny = 1, 2, · · · , Ny; q = 1, 2, · · · , Q)は距離減衰をうけ

て次式のように表すことができる．

xnx,ny,q(t) =
L∑
l=1

sl,q(t)
|ρl|

|ρl − ρ̂nx,ny
|
e−jτnx,ny,q,l + nnx,ny ,q(t) (5.32)

|ρl| =
√

x2
l + y2l + z2l (5.33)

|ρl − ρ̂nx,ny
| =

√
(xl − dxnx)

2 + (yl − dyny)
2 + z2l (5.34)

τnx,ny ,q,l =
2πfq
c

(
|ρl − ρ̂nx,ny

| − |ρl|
)

(5.35)

ここに，sl,q(t)は l番目の波源の周波数 fq における基準位置での複素振幅であり，|ρl|
は l番目の波源と基準位置との距離，ρ̂nx,ny

は (nx, ny)番のアレー素子の位置を表すベ

クトル，|ρl − ρ̂nx,ny
|は l番目の波源と (nx, ny)番のアレー素子との距離を表す．また，

τnx,ny ,q,lは l番目の波源の周波数 fqにおける波源位置 ρlから基準位置までの伝搬による

位相回転と，波源位置 ρlからアレー素子位置 ρ̂nx,ny
までの伝搬による位相回転との差
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異を表す．そして，nnx,ny,q(t)は (nx, ny)番のアレー素子の周波数 fqにおける内部雑音

であり，cは光速を表す．式 (5.32)を用い，入力ベクトル xq(t)を次のように定義する．

xq(t) = [xT
1,q(t), · · · ,xT

ny,q(t), · · · ,x
T
Ny ,q(t)]

T (5.36)

xny ,q(t) = [x1,ny,q(t), · · · , xNx,ny ,q(t)]
T (5.37)

ただし，T は転置を表す．また，q番目の周波数における振幅ベクトル sq(t)，平面アレー

のモード行列Aqをそれぞれ

sq(t)
∆
= [s1,q(t), s2,q(t), · · · , sL,q(t)]T (5.38)

Aq
∆
= [aq(ρ1),aq(ρ2), · · · ,aq(ρL)] (5.39)

aq(ρl) =
[
aT
1,q(ρl),a

T
2,q(ρl), · · · ,aT

Ny,q(ρl)
]T

(5.40)

any ,q(ρl) =
[
a1,ny(ρl), · · · , aNx,ny(ρl)

]T
(5.41)

anx,ny ,q(ρl) =
|ρl|

|ρl − ρ̂nx,ny
|
e−jτnx,ny,q,l (5.42)

と定義する．ここで，N = Nx ×Nyと定義すると，AqはN ×L次元の行列，aq(ρl)は

N 次元の列ベクトル，any ,q(ρl)はNx次元の列ベクトルである．

周波数間隔は∆f で等間隔とすると，q番目の周波数 fqは次式で表される．

fq
∆
= f1 + (q − 1)∆f (5.43)

今，各到来波は完全相関とすると，3.6.3項と同様に，周波数 fqにおける第 l波の位相

は次のように定義できる．

sagll,q (t)
∆
=

sl,q(t)

|sl,q(t)|
(5.44)

また，各到来波は完全相関であるため，周波数 fqにおける第 l波の振幅は，周波数 f1の

第 1波の振幅を基準として次のように表される．

|sl,q(t)| = gq g
′
l |s1,1(t)| (5.45)

ここに，gqは周波数 f1を基準とした周波数 fqにおける振幅スペクトルの比を表す実係

数であり，g′lは第 1波を基準とした第 l波の振幅比を表す実係数である．よって，sl,q(t)

は次式のように表すことができる．

sl,q(t) = sagll,q (t) |sl,q(t)| (5.46)

=
sagll,q (t)

sagl1,q (t)
sagl1,q (t) gq g

′
l |s1,1(t)| (5.47)
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sagll,q (t)

sagl1,q (t)
は基準位置における第 1到来波と第 l到来波の位相差であるため，各到来波の基

準位置から波源位置までの伝搬距離 |ρl|を用いて次式のように表すことができる．

v̀l,q = exp

{
−j

2πfq
c

(|ρl| − |ρ1|)
}

(5.48)

= exp

[
−j

2π {f1 + (q − 1)∆f}
c

(|ρl| − |ρ1|)
]

(5.49)

= exp

{
−j

2πf1
c

(|ρl| − |ρ1|)
}
exp

{
−j

2π(q − 1)∆f

c
(|ρl| − |ρ1|)

}
(5.50)

= exp

{
−j

2πf1
c

(|ρl| − |ρ1|)
}
v̂q−1
l (5.51)

v̂l
∆
= exp

{
−j

2π∆f

c
(|ρl| − |ρ1|)

}
(5.52)

したがって，式 (5.47)は次式のように表すことができる．

sl,q(t) = v̂q−1
l gq α

c
l |s1,1(t)| s

agl
1,q (t) (5.53)

αc
l

∆
= exp

{
−j

2πf1
c

(|ρl| − |ρ1|)
}

g′l (5.54)

よって，式 (5.38)は次の形式で表される．

sq(t)　 = sagl1,q (t) gq B
q−1ŝ(t) (5.55)

B ∆
=


v̂1 0

v̂2
. . .

0 v̂L

 (5.56)

ŝ(t) ∆
= αc|s1,1(t)| (5.57)

αc ∆
= [αc

1, α
c
2, · · · , αc

L]
T (5.58)

以上より，周波数 fqにおける受信信号 xq(t)は次式のように表すことができる．

xq(t) = sagl1,q (t) gqAqB
q−1ŝ(t) + nq(t) (5.59)

ここに nq(t)はN 次元の内部雑音ベクトルである．よって，周波数 fqにおける相関行

列は次式で与えられる．

Rxxq
∆
= E

[
xq(t)x

H
q (t)

]
(5.60)

= g2qAqṠqA
H
q +N q (

... sagl1,q (t) s
agl
1,q (t)

∗ = 1) (5.61)



114

Ṡq
∆
= Bq−1Ŝ(Bq−1)H (5.62)

Ŝ ∆
= E

[
ŝ(t)ŝH(t)

]
(5.63)

N q
∆
= sagl1,q (t) gqAqB

q−1E
[
sq(t)n

H(t)q
]
+ {sagl1,q (t)}∗ gqE

[
nq(t)s

H
q (t)

]
(Bq−1)Hq A

H
q

+ E
[
nq(t)n

H
q (t)

]
(5.64)

ただし，∗は複素共役，Hは複素共役転置，E[·]はスナップショット（時間サンプル）に
おける平均（時間平均）を表す．各アンテナの内部雑音（熱雑音）は互いに無相関なの

で，スナップショット数が無限である場合，各アンテナの内部雑音電力を σ2とすると

E
[
nqn

H
q

]
= σ2I（I：単位行列）となる．また，各アンテナの内部雑音は入射波とも無相

関であるためE
[
sq(t)n

H
q (t)

]
= 0，E

[
nq(t)s

H
q (t)

]
= 0となる．したがって，N q = σ2I

となり，MUSIC法による推定結果に影響を与えない．実際にはスナップショット数は有

限であり，N qは単位行列の実数倍とはならず，推定結果に誤差が生じる．ここで簡単

のため，帯域内の波源振幅は等しい，つまり波源の振幅スペクトルは矩形であると仮定

すると gq = 1であるので，相関行列は次式のように表される．

Rxxq = AqṠA
H
q +N q (5.65)

5.3.2 CSS法の課題

CSS法では，3.6.3で述べたように変換行列T qを用いる．T qはN ×Nの変換行列で

あり，次式を満たすよう選ばれる [8]．

Ac = T qAq (5.66)

TH
q T q = I (5.67)

このような行列 T qは次式により求められる [15]．

T q = RqL
H
q (5.68)

ここにLq，Rqは，その列がAqA
H
c のそれぞれ左特異ベクトル，右特異ベクトルである

N ×N 行列である．ただし，中心周波数 cでは変換を行う必要がないため，T c = Iで

よい．よってAq ，Acを得るために，まず初期推定を行いおおよその波源位置を知る必

要がある．初期推定の方法としては，ビームフォーマ法，周波数平均法 [13]を前処理と

したMUSIC法などが挙げられる．
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次に，次式のように T qによりRxxqを変換し，Ryyqを求める．

Ryyq = T qRxxqT
H
q

= T qAqṠqA
H
q T

H
q + T qN qT

H
q

= AcṠqAc + T qN qT
H
q (5.69)

そして，Ryyqについて平均化処理を行い，次式で与えられる相関行列Ryyを得る．

Ryy =
1

Q

Q∑
q=1

Ryyq

= AcSAc +N (5.70)

S =
1

Q

Q∑
q=1

Ṡq

=
1

Q

Q∑
q=1

Bq−1Ŝ(Bq−1)H (5.71)

N =
1

Q

Q∑
q=1

T qN qT
H
q (5.72)

よって，Q >= Lとすると位相回転行列Bの対角成分の独立性が高い場合には rank(S) =

Lとなり，MUSIC法が適用可能となる．しかし，周波数帯域幅が十分でない場合，B = I

となり，各波源の相互相関値が十分に低下しない．この場合，式 (5.72)で表される雑音

行列N（5.3.1で述べた雑音行列N qが，変換および平均処理されたもの）による推定

誤差が大きくなる [13]．

5.3.3 MCSS法の原理

MCSS(Modified CSS)法 [17][18]では，CSS法における変換行列 T q が満たすべき式

(5.66)を次のように変更する．

AcΩq = T qAq (5.73)

ここで，Ωqはモード行列Acの各列の位相回転を表す対角行列である．このとき，Ryyq，

Ryyは次のように表される．

Ryyq = T qRxxqT
H
q
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= T qAqṠqA
H
q T

H
q + T qN qT

H
q

= AcS̈qAc + T qN qT
H
q (5.74)

S̈q = ΩqṠqΩ
H
q

= ΩqB
q−1Ŝ(Bq−1)HΩH

q (5.75)

Ryy =
1

Q

Q∑
q=1

Ryyq

= AcSAc +N (5.76)

S =
1

Q

Q∑
q=1

S̈q

=
1

Q

Q∑
q=1

ΩqB
q−1Ŝ(Bq−1)HΩH

q (5.77)

以上より，CSS法はMCSS法においてΩq = Iの場合と等しくなり，MCSS法はCSS法

を拡張したものと考えられる．周波数帯域幅が狭い場合にはB = Iとなるが，Ωqを適

切に選ぶことで，各周波数における波源間の位相関係は異なるものとなり，相互相関値

が低下する．もしB = Iであると仮定すると，例えばΩqを次式のように選べば各波源

の相互相関値はすべて 0となる．

Ωq = Γq (5.78)

Γq = diag
[
ejγ1,q , · · · , ejγl,q , · · · , ejγL,q

]
(5.79)

γl,q =
2π(l − 1)

Q

(
q − Q+ 1

2

)
(5.80)

ただし，上式ではB ̸= Iの場合には無相関化されない．周波数帯域幅が広い場合には，

Bq−1 = Ω−1
q (q = 1, 2, · · · , Q)となり，MCSS法では全く波源相関が低下しないという

状況も考えられる．このような可能性を排除するには，式 (5.78)を次のように変更する

と良い．

Ωq = Γq(B
q−1)−1 (5.81)

式 (5.81)では，式 (5.78)を用いる場合と比較し，演算量が若干増加する．しかし，Bq−1

による位相回転を考慮し必要十分な位相回転を与えるため，帯域幅によらず無相関化す

ることが可能となる．式 (5.56)によるBの値の算出には波源位置 ρlが必要であるが，

これは CSS法における焦点行列 T q の計算と同様に，初期推定を行うことで得られる．

式 (5.78)，(5.81)によりΩqを決定することで波源が無相関化される理由については，以

下に示す．
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位相回転行列Ωqによる無相関化

式 (5.78)，または式 (5.81)によりΩqを決定することで無相関化が可能と述べたが，こ

こではこの理由について説明する．

式 (5.78)によりΩqを決定する場合には，B = I と仮定しているので

Ṡq = Bq−1Ŝ(Bq−1)H

= Ŝ (5.82)

このとき，式 (5.62)に式 (5.78)，式 (5.82)を代入すると

S̈q = ΓqŜΓ
H
q (5.83)

よって，S̈qの第 (u, v)成分 s̈q{u,v} (u, v = 1, 2, · · · , L) は，Ŝの第 (u, v)成分を ŝu,vとお

くと，次のように表される．

s̈q{u,v} = ejγu,q ŝu,ve
−jγv,q

= ej
2π(u−1)

Q (q−Q+1
2 )ŝu,ve

−j
2π(v−1)

Q (q−Q+1
2 )

= ŝu,ve
j
2π(u−v)

Q (q−Q+1
2 ) (5.84)

ここで，u = vの場合には，s̈q{u,v} = ŝu,vとなる．つまり S̈qの対角成分はΩqによって

変化しないことがわかる．また，u ̸= vの場合には，式 (5.77)，(5.84)より，平均処理後

の信号相関行列Sの第 (u, v)成分 su,vは

su,v =
1

Q

Q∑
g=1

s̈q{u,v}

=
1

Q

Q∑
g=1

ŝu,ve
j
2π(u−v)

Q (g−Q+1
2 )

= ŝu,ve
j
2π(u−v)

Q (−Q+1
2 ) 1

Q

Q∑
g=1

ej
2π(u−v)

Q
q

= ŝu,ve
j
2π(v−u)(Q+1)

2Q
1

Q

{(
Q∑

g=0

ej
2π(u−v)

Q
q

)
− 1

}

= ŝu,ve
j
2π(v−u)(Q+1)

2Q
1

Q

{
ej

2π(u−v)
Q

(Q+1) − 1

ej
2π(u−v)

Q − 1
− 1

}
(
...

N∑
n=0

xn =
xN+1 − 1

x− 1

)
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= ŝu,ve
j
2π(v−u)(Q+1)

2Q
1

Q

{
ej2π(u−v)(1+ 1

Q) − 1

ej2π(u−v)( 1
Q) − 1

− 1

}
(5.85)

ここに u，vは正の整数であるため，次式が成り立つ．

ej2π(u−v)(1+ 1
Q) = ej2π(u−v)( 1

Q) (5.86)

よって，u ̸= vである場合の su,v，すなわちSの非対角成分は，式 (5.85)，(5.86)より

su,v = ŝu,ve
j
2π(v−u)(Q+1)

2Q
1

Q

{
ej2π(u−v)( 1

Q) − 1

ej2π(u−v)( 1
Q) − 1

− 1

}
= ŝu,ve

j
2π(v−u)(Q+1)

2Q
1

Q
{1− 1} = 0 (5.87)

となる．したがって，式 (5.78)によりΩqを決定することで波源の無相関化が可能であ

ることがわかる．

今度は，式 (5.81)によりΩqを決定する場合について考える．まず，式 (5.62)に式 (5.81)

を代入すると次式を得る．

S̈q = ΩqṠqΩ
H
q

= Γq(B
q−1)−1Ṡq{(Bq−1)H}−1ΓH

q

= ΓqŜΓ
H
q (5.88)

ここに，式 (5.88)と式 (5.83)は等しい．よって，以降は式 (5.78)によりΩqを決定する

場合と同様に議論を進めることができ，波源が無相関となることがわかる．

5.3.4 初期推定誤差

通常，初期推定値には誤差が含まれる．この誤差を含む初期推定位置 ρ′
lより得られ

るモード行列をA′
q，A′

cとし，これらを用いて算出されるMCSS法における変換行列を

T ′
qとする．ここで，式 (5.73)を満たす理想的な変換行列T qと，T ′

qの差分をP qとおく．

T ′
q = T q + P q (5.89)

このとき，T ′
qを用い真の波源位置を表すモード行列Aqを変換すると

T ′
qAq = {T q + P q}Aq

= AcΩq + P qAq (5.90)



119

のように，変換誤差項P qAqが発生する．CSS法においてはΩq = Iとなるが，やはり

同様に変換誤差が発生する．よって，T ′
qによりMCSS処理された相関行列Ryy

′は，熱

雑音がないと仮定すると

Ryy
′ =

1

Q

Q∑
q=1

T ′
qRxxqT

′
q

=
1

Q

Q∑
q=1

{T q + P q}AqṠqA
H
q {T q + P q}H

= AcSAc + P (5.91)

P =
1

Q

Q∑
q=1

{
AcΩqṠqA

H
q P

H
q + P qAqṠqΩ

H
q Ac

+ P qAqṠqA
H
q P

H
q

}
(5.92)

のように，変換誤差行列P を含む形で表される．これらP q，P は初期推定誤差により

発生し，初期推定誤差に比例して増大する．P は熱雑音と同様に推定誤差の原因となる

ため，MCSS処理後の推定誤差は，初期推定誤差に依存することとなる．また，各波源

の相互相関値が高い場合には，やはり熱雑音と同様に変換誤差行列P による推定誤差が

大きくなる．条件によっては，Ryy
′ に対してMUSICを適用し得られる位置 ρ′′

l は，初

期推定位置 ρ′
lよりも真の波源位置 ρlから遠くなることも考えられる．CSS法では各波

源の相互相関値が十分に低減できない可能性があるが，MCSS法では波源の無相関化が

可能であるため，ρ′′
l が ρ′

lより真の波源位置から遠くなる可能性を低減できる．

なお本検討では簡単のため，熱雑音がないと仮定して議論を進めたが，熱雑音に対し

て変換誤差が十分大きい場合には，上記議論は成立すると考えられる．

5.3.5 繰返し推定

これまでの議論より，MCSS法を前処理として用いたMUSICによる波源位置推定の

手順をまとめると，以下のようになる．なお下記手順は，式 (5.81)を用いて位相回転行

列Ωqを決定する場合の手順となる．

[Step1]　受信信号 xq(t)より，相関行列Rxxqを求める．

[Step2]　Rxxqに対し初期推定を実施し，初期推定位置 ρ′
lを求める．

[Step3]　 ρ′
lより得られる位相回転行列B′とΓqを用い，位相回転行列Ω′

qを求める．
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[Step4]　 ρ′
lより得られるモード行列A′

q，A′
cと，Ω′

qを用いて，焦点行列T ′
q求める．

[Step5]　 T ′
qを用いてRxxqを変換し，平均化処理を行いRyy

′を得る．

[Step6]　Ryy
′に対しMUSICを適用し，推定位置 ρ′′

l を得る．

ここで，Ryy
′に含まれる変換誤差行列をP ′とする．また，ρ′′

l を初期推定位置として

再び Step3∼Step6を実行した場合に得られる，焦点行列を T ′′
q，平均化処理後の相関行

列をRyy
′′，これに含まれる変換誤差行列をP ′′，推定位置をρ′′′

l とする．推定位置 ρ′′
l が

初期推定位置 ρ′
lよりも真の波源位置に近いと仮定すると，T ′

qにより発生する変換誤差

P ′よりもT ′′
q により発生する変換誤差P ′′の方が小さくなると考えられる．したがって，

推定位置ρ′′′
l は，含まれる誤差がρ′′

l より小さくなり，更に真の波源位置に近づくと考え

られる．つまり，Step6で得られた推定位置を初期推定位置とし，Step3∼Step6を繰り

返すことで，変換誤差行列により生じる推定誤差を低減させることが可能となる．ただ

し，推定位置は必ず熱雑音による誤差を含んでいるため，変換誤差はゼロになるまで低

減可能なわけではなく，熱雑音の大きさにより制限されることになる．

5.3.6 シミュレーション結果と検討

シミュレーション条件

シミュレーション条件を表 1に示す．表中の λは中心周波数 cにおけるものである．

本検討では波源数は既知とし，真の波源位置から最も近い推定位置までの距離を推定

誤差として，RMSE，推定成功確率による定量評価を実施する．ここでは，位置推定に

失敗した事象はRMSEの計算に含めないこととし，推定の失敗については，1)スペク

トルサーチ時にピーク数＜波源数となった場合，2)それぞれの真の波源位置から最も

近い推定位置が重複する場合，として定義する．また，推定成功確率は（推定成功確率

）=（独立試行回数）−（推定失敗回数）（独立試行回数） として定義する．更に，文献 [6]と同様，z方向の位置は既

知とし，xy平面上での推定精度について検討を行う．よって，算出される位置誤差の

RMSE値には，z方向に関する推定誤差は含まれないとする．また，SNRを計算する際

の信号強度については，基準位置における第 1波源の信号強度を用いることとする．ス

ペクトルサーチの半径については，中心周波数が 2.45GHzの場合に約 1.2mに相当する

10λとする．
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表 5.2: シミュレーション条件
推定アルゴリズム MUSIC法

Ωqの決定 式 (5.81)により決定
アレー形状 3× 3素子，矩形
アレー素子間隔 0.4λ

第 1波源位置 (x,y,z) = (0λ, 5λ, 3λ)

第 2波源位置 (x,y,z) = (2λ, 0λ, 3λ)

波源振幅 両波源とも原点で
振幅 1となるよう設定

波源相互相関 完全相関
比帯域幅 0.03 ∼ 30%

使用周波数の数 3

周波数間隔 等間隔
SNR 0 ∼ 100dB

スナップショット数 100

波源数の推定 既知
独立試行回数 100

スペクトルサーチ z = 3λ，かつ z軸を中心
範囲 とした半径 10λの円内

スペクトルサーチ 径方向：9.5× 10−7(2−20)λ

グリッド間隔 角方向：3.8× 10−6(2−18)◦
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初期推定誤差がない場合の推定特性比較

本節では，CSS法，MCSS法の性能限界を評価するため，焦点行列 T q作成のための

モード行列Aq，Acの位置は真の波源位置と一致させ，初期推定誤差はないものとした．

まず，1回の独立試行により得られた波源位置推定結果であるMUSICスペクトルを示

す．図 5.7，5.8はそれぞれ，CSS法，MCSS法を前処理として適用した場合のMUSIC

スペクトルである．図中の「◦」は真の波源位置を表し，「+」は推定された波源位置を

表す．図より，CSS法においては熱雑音の影響によりスペクトルが鈍り，推定位置が真

の波源位置から離れていることが確認できる．しかし，MCSS法においてはスペクトル

が鋭く，推定位置と真の波源位置はほぼ一致しており，熱雑音の影響が低減されている

ことがわかる．

次に，SNR，比帯域幅 (FBW : Fractional BandWidth)をパラメータとして特性評価

を実施した．図 5.9はCSS法を適用した場合の SNR-位置推定誤差特性を表したグラフ

である．文献 [13]における検討と同様，比帯域幅が狭い場合には推定誤差が大きいこと

がわかる．なお，低 SNR領域において推定誤差がほぼ一定となっているのは，スペク

トルサーチ範囲を半径 10λの円内としていることが原因である．図 5.10は，CSS法を適

用した場合の SNR-推定成功確率特性を表したグラフである．比帯域幅が狭いほど，高

い SNRにおいても推定成功確率が低下していることが確認できる．図 5.11は，MCSS

法を適用し SNR-位置推定誤差特性を評価した結果である．比較のため，CSS法適用時

の比帯域幅 30%の特性も併せて示す．図より，比帯域幅が狭い場合でも推定誤差の増

加が無く，MCSS適用時には 0.03%の比帯域幅で，CSS法適用時の比帯域幅 30%の場

合と同等の特性が得られることがわかる．また，図 5.12より推定成功確率についても，

MCSS適用時には 0.03%の比帯域幅で，CSS法適用時の比帯域幅 30%の場合と同等の

特性が得られることがわかる．

初期推定誤差がある場合の推定特性比較

5.3.4 において，初期推定誤差のために変換誤差が生じ，これが推定誤差の原因とな

ることを示した．また，各波源の相互相関値により推定誤差が変化することを示した．

よって本節では，初期推定誤差を与えた場合の推定特性について検討を行う．なお本検

討では，初期推定誤差は第 1波源には-y方向，第 2波源には-x方向に与える．ここでは，

初期推定誤差が推定精度に与える影響を把握することが目的なので，熱雑音に起因する

推定誤差を低減するために，SNRは 80dBとしてシミュレーションを行う．また，比帯
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図 5.7: CSS法適用時のMUSICスペクトル (SNR=60dB，FBW=0.03%)

図 5.8: MCSS法適用時のMUSICスペクトル (SNR=60dB，FBW=0.03%)
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図 5.9: SNRに対する推定位置のRMSE（CSS法適用時）
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図 5.10: SNRに対する位置推定の成功確率（CSS法適用時）
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図 5.11: SNRに対する推定位置のRMSE（MCSS法適用時）
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図 5.12: SNRに対する位置推定の成功確率（MCSS法適用時）
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図 5.13: 初期推定誤差に対する推定位置のRMSE（CSS法適用時）
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図 5.14: 初期推定誤差に対する位置推定の成功確率（CSS法適用時）
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図 5.15: 初期推定誤差に対する推定位置のRMSE（MCSS法適用時）
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図 5.16: 初期推定誤差に対する位置推定の成功確率（MCSS法適用時）
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域幅による特性差が明確となるように，10回の繰返し推定を行った結果について比較を

行う．

図 5.13に CSS法適用時の初期推定誤差と推定誤差の関係を示す．図中，点線は横軸

と縦軸の値が等しくなる基準線を表している．基準線より右下の領域は，CSS法により

推定精度が向上した領域であり，基準線より左上の領域は，CSS法により初期推定値よ

り誤差が増大した，つまり CSS法を適用しない方が推定精度が高い領域である．ここ

で，比帯域幅が 3%かつ初期推定誤差が 1λの場合に結果が示されていないのは，独立試

行 100回のすべてが推定失敗となったためである．図 5.13より，本条件においてCSS法

により推定精度が改善するには，比帯域幅は少なくとも 15%程度必要なことがわかる．

また，図 5.14はCSS法適用時の初期推定誤差と推定成功確率の関係を示している．比

帯域幅が狭いほど，初期推定誤差が小さい領域においても推定成功確率が低下している

ことが確認できる．

これに対し，MCSS法適用時の初期推定誤差と推定誤差の関係を図 5.15に示す．比較

のため，CSS法適用時の比帯域幅 30%の特性も併せて示してある．図より，MCSS法で

は比帯域幅によらず比帯域幅 30%のCSS法とほぼ同等の推定精度が得られることがわ

かる．MCSS法と CSS法で若干特性が異なるのは，MCSS法では式 (5.92)に示す変換

誤差行列 P に Ω(fg)の項が含まれるために，両者で変換誤差行列 P が異なることが原

因と考えられる．また，図 5.16にはMCSS法適用時の初期推定誤差と推定成功確率の

関係を示す．初期推定誤差が 10−5λ ∼ 10−1λの範囲では，MCSS法は比帯域幅によらず

比帯域幅 30%のCSS法と同等の推定成功確率が得られることがわかる．初期推定誤差

が 1λの場合には，CSS法と比較しMCSS法の推定成功確率が高いが，これも両者で変

換誤差行列 P が異なることが原因と考えられる．

なお，図 5.13，5.15ともに，初期推定誤差が小さい領域では推定誤差が一定となって

いるが，これは初期推定誤差に起因する推定誤差が小さく，熱雑音による推定誤差が支

配的であるためと考えられる．また，FBW=15%，30%のCSS法と，すべてのFBWに

おけるMCSS法では，初期推定誤差が 10−3λ ∼ 1λの範囲では初期推定誤差と推定誤差

がほぼ比例関係にあることが確認できる．このことから，CSS法，MCSS法の適用によ

る推定精度の改善度は，初期推定の精度に依存しないと予想される．
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繰返し推定

前節において，10回の繰返し後の推定結果を用いて特性比較を行ったが，本節ではこ

の妥当性について確認する．図 5.17は繰返しによる推定結果の収束過程を示したもので

あり，初期推定誤差は 10−3λ，SNRは 80dBとしている．図より，繰返しによる推定精

度の変化が収束するまでの回数は各条件により異なるが，MCSSの収束が最速で 10回

程度であること，各条件における推定精度の優劣は繰返し回数が変化しても逆転しない

ことがわかる．したがって，前節において繰返し回数を 10回としたのは妥当といえる．
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図 5.17: 繰返し回数に対する推定位置のRMSE

5.4 まとめ

本章ではまず，近傍波源に対する新たな位置推定方法として，回転不変式の成立する

仮想的アレーへの変換を行う変換行列を用いて，ESPRIT法を適用可能とする方法を提

案した．シミュレーションでは 7素子等間隔リニアアレーを用い，近傍に位置する 2つ

の波源に対して提案法を適用し，MUSIC法より若干劣る程度の高い推定精度が得られ

ることを明らかにした．また，初期窓関数幅をパラメータとした検討を行い，初期窓関
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数幅は大き過ぎても小さ過ぎても正しく推定できないことを確認した．特に，初期窓関

数幅が大き過ぎた場合に推定できないということは，初期推定に一定の精度が求められ

ることとなり，安定的な推定を行う上で大きな制約になると考えられる．しかし，近傍

波源をサーチを行うことなく推定でき，しかもアレー形状に対する制約が無いというこ

とは，非常に有用な特徴と思われる．

次に，狭帯域かつコヒーレントな近傍波源を，平面アレーにより球面波MUSIC法で

位置推定する場合に有効な前処理の手法として，CSS法を改良したMCSS法を提案し

た．シミュレーションによる検討では，CSS法とMCSS法の特性比較を行った．初期推

定誤差がないと仮定した場合の位置推定精度について比較を行い，比帯域幅が狭い場合

において，MCSS法は CSS法と比較し良好な推定精度が得られることを示した．そし

て，初期推定誤差が存在する場合についても比較を行い，比帯域幅が狭くCSS法では初

期推定位置よりも推定精度が劣化する条件においても，MCSS法は初期推定位置に対し

推定精度が改善することを明らかにした．

5.3で提案したMCSS法は，原理的には単一周波数の波源に対しても適用可能な方法で

あり，アレー形状に対する制約もない．また，5.2で提案した近傍波源に対するESPRIT

法の適用方法も，アレー形状に対する制約がない．さらに，両方法とも繰返し推定を行

うことで推定精度が改善するという特徴を有する．したがって，両手法を併用しつつ繰

返し推定を行うことで，最尤推定法を用いることなく，高速に完全相関である近傍波源

の位置推定が可能と考えられる．
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第6章 結論

近年，車載無線システムは急速な普及，発展を遂げているが，通信品質を確保しシス

テムの安定性を担保するためには，これらシステム間の干渉や，車載電子システムの発

する電磁波からの干渉を排除するための技術が必須となる．また，車載無線システムの

さらなる発展のためには，電波源の位置を特定するための技術が強く求められている．

本論文では，これら機能を達成するための技術として注目されているアダプティブアン

テナを取りあげ，車載環境においてアダプティブアンテナを構成するための新規技術の

提案を行った．また，車載無線システムへのアダプティブアンテナ導入の障害となって

いる「既存システムに対する回路規模増大」という課題に対し，その解決策について提

案した．さらに，これら提案手法について計算機シミュレーションを用いて検討を行い，

有効性を明らかにした．

まず，第 2章では車両への無線システムの導入状況や各システムの概要について述べ

た．特に，車載電子キーシステムについては，提供される機能やハードウェア構成につ

いて説明した上で，アダプティブアンテナによる干渉除去や位置推定の必要性について

述べた．その上で，車載電子キーシステムに対してアダプティブアンテナを適用する際

に生じる課題について示した．

第 3章では，アダプティブアンテナの原理と，干渉除去のアルゴリズム，到来方向推

定（位置推定）のアルゴリズムについて述べた．また，マルチパス環境ではアダプティ

ブアルゴリズムが適切に動作しないことを示すとともに，適切に動作するために必要な

前処理の方法について説明した．

第 4章では，各アンテナ系統をスイッチにより切り換えることで，各アンテナ系統で

アナログ回路を共用し回路規模を削減したアダプティブアンテナ「時分割多重を用い

た単一受信器によるアダプティブアンテナ」(TDM-AAA : Time-Division Multiplexing

Adaptive Array Antenna)について提案した．

まず，TDM-AAAの受信信号について定式化を行った．TDM-AAAの受信信号の定

式化は過去にも行われていたが，これまでは各アンテナの受信信号が混合されない条

件でのみ定式化が行われていた．すなわち，受信回路の帯域幅が無限大であったり，ス
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イッチのON時間が非常に短くデルタ関数とみなされていたりと，実現不可能な仮定が

なされていた．そこで本研究では，スイッチのON時間は任意で，受信回路の帯域幅も

有限な状態の TDM-AAAの受信信号について，初めて定式化を行った．この成果によ

り，TDM-AAAと通常のアダプティブアレーアンテナ (C-AAA : Conventional Adaptive

Array Antenna)とを現実的な状態で数式ベースで比較，評価することが可能となり，今

後の更なるTDM-AAAに関する研究の発展が期待できる．

次に，TDM-AAAの受信信号の混合を分離する方法について提案した．これは，定式化

されたTDM-AAAの受信信号は，各アンテナの受信信号ベクトルに対し正方行列が乗算

される形で表されることを利用したもので，TDM-AAAの受信信号に対し混合を表す正

方行列の逆行列を乗算するという方法である．計算機シミュレーションではTDM-AAA

において PI (Power Inversion)アルゴリズムを動作させ，提案法は高い妨害波抑圧特性

を示すことを確認した．定式化されたTDM-AAAの受信信号の式からは，通常のアダプ

ティブアンテナにおけるモードベクトルが，TDM-AAAでは変化してしまうことが導か

れる．これは，等間隔リニアアレーであったとしても，モードベクトルが同形状である複

数のサブアレーを取り出せないことを意味し，これを利用するESPRIT (Estimation of

Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques)法や Root-MUSIC (MUltiple

SIgnal Classification)法，空間平均法が適用できないことになる．しかし，提案した受

信信号の分離法を用いれば，上記問題は解決される．すなわち，提案法はTDM-AAAの

適用範囲の拡大に多大なる貢献を成したといえる．

TDM-AAAでは，スイッチ切換により発生する高調波成分により信号の帯域幅が拡大

するため，受信回路の帯域幅も広げる必要がある．よって，フィルタを通過する雑音の

電力も増大し，受信信号の SNRが低下してしまう．これを改善する方法として，TDM-

AAAのスイッチ切換順序を最適化する方法を提案した．TDM-AAAでは各アンテナの

受信信号が混合されるので，スイッチ切換前後のアンテナの信号がなるべく同位相とな

るような切換順序とすれば，受信信号が同位相で混合されることとなり，受信電力が向

上する．計算機シミュレーションの結果，切換順序を最適化した場合には，13素子等間

隔リニアアレーで最大 3.2dB受信電力が改善することを示した．また，切換順序を最適

化した信号に対しMMSEアルゴリズムを動作させ，問題なく動作することを確認した．

この結果は，スイッチ切換に自由度があることを意味し，TDM-AAAの更なる拡張性を

示すものである．例えば，マルチパス環境等で特定の素子の受信電力が大きな場合には，

その素子のスイッチ接続時間を長くすることで受信電力の向上が期待できる．また，複

数のスイッチを同時接続すれば，回路規模を増大させることなく，アナログ領域におけ
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る簡易なビームスペースアダプティブアンテナを実現することが可能となる．

第 5章では，マルチパス環境において近傍波源を効率よく推定する方法について提案

した．まず，電波の到来方向を代数的に算出する手法であるESPRIT法を近傍波源に適

用する方法を提案した．近傍波源からの電波は伝搬距離による減衰が生じるため，受信

信号の振幅が素子ごとに異なることとなり，ESPRIT法の原理式である回転不変式が成

立しない．このため，提案法では近傍波源の受信信号に対し変換を施し，仮想的に回転

不変式が成立する状況を作り出すことで，ESPRIT法の適用を可能としている．検証の

結果，7素子等間隔リニアアレーの近傍に位置する 2つの波源を推定可能であることを

確認した．また，繰返し推定を行うことで，初期推定誤差に起因する推定誤差を低減可

能であることを示した．

次に，狭帯域かつコヒーレントな近傍波源の相関を低下させる手法としてMCSS (Mod-

ified Coherent Signal-Subspace)法を提案した．上記のように，近傍波源からの電波を

受信した場合，信号の振幅が素子ごとに異なる．このため，有力な相関低減手段である

空間平均法を使用することができない．そこで，近傍波源にも適用可能な CSS法の使

用を検討したが，波源の周波数帯域幅が狭い場合には十分に相関が低下しないことが確

認された．この対策として，CSS法で用いられる焦点行列の計算方法を修正したMCSS

法を提案し，波源の比帯域幅が 0.03% の場合でも，比帯域幅が 30% の場合と同等の推

定精度が得られることを計算機シミュレーションにより示した．また，繰返し推定を行

うことで，初期推定誤差に起因する推定誤差を低減可能であることを確認した．

MCSS法を用いれば，これまでは計算負荷の高い最尤推定法でしか推定できなかった

狭帯域かつコヒーレントな近傍波源を，MUSIC法等の固有値展開に基づく推定方法によ

り少ない計算量で推定することが可能となる．また，MCSS法は，近傍ESPRIT法と組

み合わせることで，さらに効率的な推定が可能と考えられる．近傍ESPRIT法，MCSS

法ともに変換行列を用いて受信信号を変換するが，この変換行列を共通化することで

計算負荷の低減が見込める．また，両方法とも繰返し推定を必要とするため，この点に

おいても効果的である．狭帯域かつコヒーレントな近傍波源の推定方法としては，EM

(Expectation Maximization)法や SAGE (Space-Alternating Generalized EM)法等の最

尤推定法が挙げられる．これらの方法では，受信信号を 1波づつの信号に分離した後に，

１波づつの信号に対してそれぞれ推定を行う必要があるため，計算負荷が高くなる．し

かし，近傍波源 ESPRITとMCSS法を組み合わせれば，信号を 1波づつに分離するこ

となく，複数の波源を同時に推定可能であるため，EM法や SAGE法に対し少ない計算

量で推定することが可能と考えられる．
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以上の結果より，4章，5章で提案した技術が，車載無線システムに対するアダプティ

ブアンテナ技術の適用において非常に有効であることが明らかとなった．車載無線シス

テムは，車という消費者が直接購入する商品に搭載されるシステムであるので，できる

だけ簡素で容易に生産可能であることが望ましい．4章で提案した「時分割多重を用い

る単一受信器によるアダプティブアンテナ」を用いれば，従来は全ての機能ブロックが

アンテナ数分必要であったところを，初段のフィルタとスイッチ以外は 1系統のみ備え

ればよくなり，アダプティブアンテナシステムの受信回路の規模を大幅に削減すること

が可能となる．5章で提案した「近傍ESPRIT法」は，ピークサーチ演算を行うことな

く，全ての近傍波源の位置を同時に，しかも代数的に算出することが可能であり，従来

の推定法と比較し演算量を削減することが可能である．同じく，5章で提案した「MCSS

法」は，狭帯域かつコヒーレントな近傍波源の相互相関を，アンテナ数を増加させるこ

となく低減可能である．「MCSS法」では波源数の 0.5倍素子数が少なくても，従来法と

同等の開口面積で波源の位置推定（到来方向推定）が可能であるため，システムを簡素

化することが可能である．また，「近傍ESPRIT法」の前処理として「MCSS法」を適用

することで，狭帯域かつコヒーレントな近傍波源の位置推定を，全波源同時かつ代数的

に算出することが可能となるため，さらなる演算量削減が期待できる．

今後の課題としては，第 1に「近傍 ESPRIT法」「MCSS法」の組み合わせ推定の演

算量削減効果を定量的に明らかにすることが挙げられる．第 2には，「近傍ESPRIT法」

の推定位置の発散防止法の検討が挙げられる．「近傍 ESPRIT法」では，初期位置を与

え反復推定を行うことで，徐々に推定位置が真の位置に近づくのであるが，初期位置の

誤差が大きい場合に推定位置が発散するという問題がある．よって，安定的に推定を行

える方法を確立する必要がある．第 3の課題としては，これらの方法を実装した試作機

を用い，実環境において評価することが挙げられる．これにより，提案法の有効性を実

証されるとともに，新たな問題点を発見し解決方法を検討することで，提案法の有効性

を一層高めることができる．

アダプティブアンテナシステムの簡素化は，車載無線システムだけでなく，一般の無

線システムへのアダプティブアンテナ技術の普及をも加速させると考えられる．そのた

めにも，これまで提案してきた技術をさらに高度化することが求められている．最後に，

本研究で提案・検討した新規技術が，将来のアダプティブアンテナ技術の更なる発展に

大きく貢献できることを期待する．
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