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あらまし 送受信ダイバーシチを実現する STBCとマルチパス耐性に優れた OFDMを組み合わせたMIMO-

STBC-OFDM方式は信頼性の高い通信を実現する上で重要な無線通信技術の一つと考えられる．STBC復号を
行うためには，受信機側で送受信アンテナ間のチャネル推定が必要であり，誤り率特性の向上のために高い精度
のチャネル推定方式が求められている．本論文では，LDPC 符号化 MIMO-STBC-OFDM システムにおいて，
LDPC復号後の軟判定値による帰還を用いた繰返しチャネル推定方式を提案している．提案方式では，LDPC復
号後の復号データを用いて信頼度の高い送信信号の軟値レプリカを生成し，それを用いてチャネル推定を繰り返
し行うことで，推定精度の向上を図っている．計算機シミュレーションにより提案方式の有効性を明らかにした．

キーワード MIMO-STBC-OFDM，LDPC 符号，判定帰還，繰返しチャネル推定

1. ま え が き

近年，ITS車々間通信などで，移動体ディジタル無

線通信技術の高信頼化の要求が高まっている．そこで，

マルチパス耐性に優れ，周波数利用効率の高いOFDM

（Orthogonal Frequency Division Multiplex）通信方

式と，送受信機それぞれにアンテナを複数本用いるこ

とで伝送速度の高速化や通信品質の向上を図るMIMO

（Multiple-Input Multiple-Output）技術 [1]を組み合

わせた MIMO-OFDM 方式 [2] が現在盛んに研究さ

れている．MIMO技術の中でも STBC（Space-Time

Block Code）通信方式は，比較的簡易な構成で送受信

アンテナダイバーシチを得ることができる [3]．更に，
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LDPC（Low Density Parity Check）符号が AWGN

通信路においてシャノン限界に迫る誤り訂正符号であ

ると，近年注目を集めている [4]．

以上のような要素技術を組み合わせた LDPC 符号

化 MIMO-STBC-OFDM 方式は，信頼性の高い移動

体通信方式として期待できる．しかし STBC 方式で

は，受信機における STBC復号の際にMIMO通信路

のチャネル推定値が必要であり，そのビット誤り率特

性はチャネルの推定精度に大きく依存する．したがっ

て高信頼伝送の実現には精度の高いチャネル推定が必

要となる．

高速移動の車車間通信などを想定した場合，チャネ

ル特性はドップラー変動を伴う時変フェージング特性

となる．このようなチャネルの変動に追従するため，

STBC 復号後のデータシンボルを利用して逐次チャ

ネル推定を行う判定帰還型推定方式が提案されてい

る [5], [6]．しかし，復号データシンボルにいったん誤

りが発生すると，それ以後の正確なチャネル推定が行

われず，データシンボル判定に誤りが伝搬するという

欠点がある [7]．
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一方で，受信機における誤り訂正復号後のデータを

用いた繰返しチャネル推定方式により，チャネル推定

精度を向上させる方法も盛んに研究されている [8]～

[11]．文献 [9]では LDPC符号化MIMO-OFDMにお

いて，EM（Expectation-Maximization）アルゴリズ

ムに基づいた MAP 受信方式に適した伝送路推定方

式として，SR-RLS アルゴリズム（Recursive Least

Squares with smoothing and removing）を提案し，

その有効性を明らかにしている．文献 [10] ではター

ボ符号化 MIMO-OFDM において，ターボ復号後の

硬判定データを用いてレプリカを生成し，同一チャ

ネル干渉の除去，周波数方向と時間方向の平均化処

理を行うことでチャネル推定精度の向上を図ってい

る．また文献 [8], [11] ではシングルキャリヤの SISO

（Single-Input Single-Output）ブロック伝送方式で周

波数選択性フェージング環境を想定した場合の，軟値

判定帰還によるチャネル推定方式を検討している．し

かし，時間変動のある周波数選択性MIMO通信路に

おける LDPC符号化MIMO-STBC-OFDM方式にお

いて，LDPC復号後の軟判定値を用いた繰返しチャネ

ル推定方式に関する検討は十分になされていないと考

える．

図 1 送受信機システムモデル
Fig. 1 Transmit and receive system model.

そこで本論文では，車車間通信などを想定し高速で

信頼性が高い通信を実現するべく，ドップラー変動の

速い周波数選択性・時間選択性通信路において，軟値

判定帰還による繰返しチャネル推定を用いた LDPC

符号化 MIMO-STBC-OFDM 通信方式を提案し，計

算機シミュレーションにより，その有効性を明らかに

した．

以下，2.では提案するLDPC符号化MIMO-STBC-

OFDM方式の送受信機構成の説明，3.では受信機に

おける信号の分離検出方式の説明，4.では文献 [6]で

検討されている，STBC復号結果の硬値判定帰還を用

いた，逐次チャネル推定方式について説明する．その

後，5. では本論文の提案方式である，LDPC 復号結

果の軟値判定帰還を用いた繰返しチャネル推定方式に

ついて述べ，6.では計算機シミュレーションにより提

案方式の有効性を確認する．7.はむすびである．

2. 提案方式の送受信機構成

図 1に送受信アンテナ本数 2 × 2の場合の提案方式

の送受信機構成を示す．送信機では，情報系列を CRC

符号化し，その後 LDPC符号化する．次に QPSK変

調を行い STBC 符号化する．その後アンテナごとに
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図 2 送信パケット構成
Fig. 2 Packet structure.

OFDM 変調が行われ，ガードインターバルが付加さ

れた後，送信アンテナより送信される．

受信機では，まずガードインターバルが取り除かれ，

OFDM復調が行われる．その後，受信信号を STBC

復号する．初回の STBC復号に際しては，パイロット

シンボルを用いて得られたチャネル推定値若しくは，

STBC復号後の硬判定結果を逐次フィードバックして

得られたチャネル推定値を用いて復号を行う．詳しく

は 4.にて述べる．その後，LDPC符号の 1ブロック

分のビットに対する LLR（Log Likelihood Ratio）値

を LDPC復号器に入力して sum-productアルゴリズ

ムにより復号を行う．LDPC 復号器の内部繰返し復

号ごとにパリティチェックを行い，パリティチェック

方程式を満たした場合若しくは設定した最大イタレー

ション回数となった場合に LDPC 復号を終了し，復

号結果を出力する．LDPC復号後の出力は CRC復号

され，誤りがない若しくは規定のチャネル推定フィー

ドバック回数を満たした場合はデータとして出力され

る．チャネル推定フィードバック回数が規定の回数未

満で誤りが検出された場合は，LDPC復号結果をチャ

ネル推定器にフィードバックし，5.で述べる方式に基

づいてチャネルを再推定し，そのチャネル推定値を用

いて再び STBC復号からの処理を行い，CRC復号で

誤りがない若しくは規定のチャネル推定フィードバッ

ク回数を満たすまで繰返しチャネル推定が続けられる．

また，送信パケットの構成を図 2に示す．パケット

は IEEE802.11a/g/pのパケット構成をもとに構成し

た．図中の灰色のマークはパイロットシンボルを表し

ている．よって使用するサブキャリヤの数 52のうち，

4サブキャリヤには常にパイロットシンボルが挿入さ

れ，実際にデータの伝送に用いられるサブキャリヤは

48サブキャリヤとなる．また，この四つのサブキャリ

ヤに連続的に挿入されているパイロットシンボルに関

して，今回の検討では受信機におけるチャネル推定及

び雑音電力の測定には用いないものとした．データ部

分は 20シンボル長とし，1パケットで 48× 20 = 960

のデータシンボルが送信される．初回チャネル推定時

はパケットの先頭と後尾の両方向からの逐次推定を行

うため，パケットの先頭と後尾にそれぞれパイロット

シンボルが挿入される．

3. STBCにおける信号分離検出方式

以下，STBC における最ゆう判定を用いた信号分

離検出方式につき述べるが，送信アンテナ 2本，受信

アンテナ 2本のMIMOシステムでサブキャリヤ間の

干渉がない場合を考える．サブキャリヤ k における，

STBCのシンボル時間区間 t = 2mT, (2m + 1)T（T

はOFDMシンボル長）に対する送信 STBC行列 x
(k)
m

を次のように表す．

x(k)
m =

⎡
⎢⎣ x

(k)
2m −

(
x

(k)
2m+1

)∗

x
(k)
2m+1

(
x

(k)
2m

)∗

⎤
⎥⎦ (1)

式 (1)において，列方向は送信アンテナ番号，行方向
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は時刻に対応する．また r
(k)

j,(t)，n
(k)

j,(t) をサブキャリヤ

k，受信アンテナ j における時刻 t = 2mT, (2m+1)T

における受信値，雑音値として次のように表す．

r(k)
m =

[
r
(k)

1,(2m) r
(k)

1,(2m+1)

r
(k)

2,(2m) r
(k)

2,(2m+1)

]
,

n(k)
m =

[
n

(k)

1,(2m) n
(k)

1,(2m+1)

n
(k)

2,(2m) n
(k)

2,(2m+1)

]
(2)

また x
(k)
m 送信区間においてチャネルの時間変動はな

い場合，h
(k)
m を x

(k)
m 送信時の 2 × 2 チャネル行列と

して次のように表す．

h(k)
m =

[
h

(k)

11,(m) h
(k)

12,(m)

h
(k)

21,(m) h
(k)

22,(m)

]
(3)

以上の式 (1)～(3)の表記を用いて，受信信号は

r(k)
m = h(k)

m x(k)
m + n(k)

m (4)

と表すことができる．以下，信号分離検出処理はサブ

キャリヤごとに独立して行われるため添字 kを省略す

る．式 (4)をもとにして以下のように表記する．

Rm =

⎡
⎢⎢⎢⎣

r1,(2m)

r2,(2m)

(r1,(2m+1))
∗

(r2, (2m+1))
∗

⎤
⎥⎥⎥⎦

=

⎡
⎢⎢⎢⎣

h11,(m) h12,(m)

h21,(m) h22,(m)

(h12,(m))
∗ −(h11,(m))

∗

(h22,(m))
∗ −(h21,(m))

∗

⎤
⎥⎥⎥⎦
[

x2m

x2m+1

]

+

⎡
⎢⎢⎢⎣

n1,(2m)

n2,(2m)

(n1,(2m+1))
∗

(n2,(2m+1))
∗

⎤
⎥⎥⎥⎦

= HmSm + Nm (5)

ただし，

Hm =

⎡
⎢⎢⎢⎣

h11,(m) h12,(m)

h21,(m) h22,(m)

(h12,(m))
∗ −(h11,(m))

∗

(h22,(m))
∗ −(h21,(m))

∗

⎤
⎥⎥⎥⎦ ,

Xm =

[
x2m

x2m+1

]
, Nm =

⎡
⎢⎢⎢⎣

n1,(2m)

n2,(2m)

(n1,(2m+1))
∗

(n2,(2m+1))
∗

⎤
⎥⎥⎥⎦

とおいた．よって，STBC復号に

X̂m = arg min
Xm

‖Rm − HmXm‖2 (6)

として，MLD（Maximum Likelihood Decoding）を

用いることができる．よって，MLDにおける bit-LLR

生成の計算法 [12]を適用することができる．

4. 双方向判定帰還チャネル推定方式

以下，文献 [6] で提案されている，双方向判定帰還

チャネル推定方式について述べる．本論文では，シス

テムの複雑さ低減のため，文献 [6] における前後半法

による双方向判定帰還チャネル推定方式を用いた．判

定帰還した送信シンボルレプリカ行列を

x̂(k)
m =

⎡
⎢⎣ x̂

(k)
2m −

(
x̂

(k)
2m+1

)∗

x̂
(k)
2m+1

(
x̂

(k)
2m

)∗

⎤
⎥⎦ (7)

として，このエルミート転置行列を受信信号ベクトル

r
(k)
m の右から掛けると，式 (4)より

r(k)
m (x̂(k)

m )H = (h(k)
m x(k)

m + n(k)
m )(x̂(k)

m )H

= h(k)
m x(k)

m (x̂(k)
m )H + n(k)

m (x̂(k)
m )H

(8)

を得る．以下，チャネル推定処理はサブキャリヤごと

に独立して行われるため添字 kを省略する．ここで送

信シンボルレプリカ x̂m が，送信信号 xm に等しい，

すなわち復号結果が正しいと仮定すると，x̂m = xm

となり

x̂m(x̂m)H

=

[
x̂2m −(x̂2m+1)

∗

x̂2m+1 (x̂2m)∗

][
(x̂2m)∗ (x̂2m+1)

∗

−x̂2m+1 x̂2m

]

=

[
|x̂2m|2 + |x̂2m+1|2 0

0 |x̂2m|2 + |x̂2m+1|2

]

(9)

したがって

rm(x̂m)H = (hmxm + nm)(x̂m)H
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= hmxm(x̂m)H + n(x̂m)H

= hm

(
|x̂2m|2+|x̂2m+1|2

)
+nm(x̂m)H

(10)

と表され，上式の両辺を
(
|x̂2m|2 + |x̂2m+1|2

)
で割っ

て，チャネル推定値 ĥm

ĥm =
rm(x̂m)H(

|x̂2m|2 + |x̂2m+1|2
)

= hm +
nm(x̂m)H(

|x̂2m|2 + |x̂2m+1|2
) (11)

を得る．すなわち，xm に関する判定値 x̂m を用いて，

hm の推定値 ĥm を得る操作は

ĥm = rm/x̂m = rm(x̂m)−1 (12)

と表すことができる．ここで，この推定値 ĥm を用い

てMLDを行うと

min
x

∥∥rm − ĥmxm

∥∥2

= min
x

∥∥rm − rm(x̂m)−1xm

∥∥2

=
∥∥rm − rm(x̂m)−1xm

∥∥2

xm=x̂m

= ‖rm − rm‖2 = 0 (13)

となる．すなわち，上式は xm = x̂m のとき最小値の

0 となることを示しており，x̂m に基づく推定値 ĥm

を用いて MLD をしても復号結果としてもとと同じ

x̂m しか得られない．すなわち，x̂m が誤りである場

合は，推定値 ĥm を復号に使用できないという問題を

図 3 双方向判定帰還チャネル推定方式
Fig. 3 Channel estimation using bi-directional decision feedback.

生じる．

そこで双方向判定帰還チャネル推定方式では，図 3

に示すようにパケットの先端と終端にパイロットシン

ボルを挿入して，一つ前（若しくは一つ後ろ）の硬判

定結果をもとに推定された推定値 ĥm−1（ĥm+1）を

用いて推定と復号を逐次行う方式を検討している．具

体的には，パケット前半は式 (14)，パケット後半は

式 (15)のようにして推定送信シンボルを得る．

X̂m = arg min
Xm

∥∥Rm − Ĥm−1Xm

∥∥2
(14)

X̂m = arg min
Xm

∥∥Rm − Ĥm+1Xm

∥∥2
(15)

また，bit-LLRの算出に関して受信雑音電力 σ2 の

推定が必要となる．これについてはまず，サブキャ

リヤ k，受信アンテナ j，時刻 (2m + l)T（m番目の

STBC ブロックにおける l 番目のシンボルに対応す

る時刻を表す．なお本論文では式 (1)の送信行列を用

いるため l = 0, 1 の値をとる）における瞬時雑音電

力
∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 を，以下の式 (16)～式 (19) のように

求める．

先端のパイロットシンボルに関して∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 =

∣∣∣r(k)

j,(2m+l) − ĥ
(k)

j1,(m+1)x
(k)

P1,(2m+l)

−ĥ
(k)

j2,(m+1)x
(k)

P2,(2m+l)

∣∣∣2 (16)

パケット前半のシンボルに関して∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 =
∣∣∣r(k)

j,(2m+l) − ĥ
(k)

j1,(m−1)x̂
(k)

1,(2m+l)
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−ĥ
(k)

j2,(m−1)x̂
(k)

2,(2m+l)

∣∣∣2 (17)

パケット後半のシンボルに関して∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 =
∣∣∣r(k)

j,(2m+l) − ĥ
(k)

j1,(m+1)x̂
(k)

1,(2m+l)

−ĥ
(k)

j2,(m+1)x̂
(k)

2,(2m+l)

∣∣∣2 (18)

終端のパイロットシンボルに関して∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 =
∣∣∣r(k)

j,(2m+l) − ĥ
(k)

j1,(m−1)x
(k)

P1,(2m+l)

−ĥ
(k)

j2,(m−1)x
(k)

P2,(2m+l)

∣∣∣2 (19)

式 (16)～(19) において，サブキャリヤ k，m 番目の

STBCブロックにおける送信アンテナ iと受信アンテナ

j間のチャネル利得を ĥ
(k)

ji,(m)，時刻 (2m+ l) (l = 0, 1)

における受信アンテナ j の受信値を r
(k)

j,(2m+l)，送信

アンテナ iにおけるパイロットシンボルを x
(k)

Pi,(2m+l)，

送信シンボルレプリカを x̂
(k)

i,(2m+l) としている．

求めた
∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2に対してパケットごとにサブキャ
リヤ k，受信アンテナ j，時刻 (2m + l)について平均

化することで雑音電力の推定値 σ̃2 を得る．

図 4 提案チャネル推定方式における受信信号サンプル値のとり方
Fig. 4 Sampling scheme of receive signals in proposed channel estimation.

σ̃2 =

∑
k

∑
j

∑
2m+l

∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2∑
k

∑
j

∑
2m+l

(20)

本論文では情報伝送サブキャリヤ数
∑

k
= 48，受信

アンテナ本数
∑

j
= 2，1パケット送信 OFDMシン

ボル数
∑

2m+l
= 24であるため∑

k

∑
j

∑
2m+l

= 48 × 2 × 24 = 2304 (21)

の要素に対し平均をとっている．

5. 軟判定値の帰還を用いた繰返しチャネル
推定方式

以下，LDPC復号結果の軟値フィードバックを利用

した繰返しチャネル推定方式について述べる．本方式

は文献 [8]の方式を 2×2MIMO-STBC-OFDMシステ

ムに拡張したものと考えられる．図 4のように，チャ

ネルの時変動がないとみなせる区間 −2M～2M + 1

の受信信号 r
(k)

j,(m)（サブキャリヤ k，受信アンテナ j，

時刻mT，ここで T は OFDMシンボル長を表す）の

サンプル値をとると次式の関係が成り立つ．
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⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

r
(k)

j,(−2M)

r
(k)

j,(−2M+1)

...

r
(k)

j,(0)

r
(k)

j,(1)

...

r
(k)

j,(2M)

r
(k)

j,(2M+1)

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

︸ ︷︷ ︸
r
(k)
j

=

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

x
(k)
−2M x

(k)
−2M+1

(−x
(k)
−2M+1)

∗ (x
(k)
−2M )∗

...
...

x
(k)
0 x

(k)
1

(−x
(k)
1 )∗ (x

(k)
0 )∗

...
...

x
(k)
2M x

(k)
2M+1

(−x
(k)
2M+1)

∗ (x
(k)
2M )∗

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

︸ ︷︷ ︸
X (k)

(
h

(k)
j1

h
(k)
j2

)
︸ ︷︷ ︸

h
(k)
j

+

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

n
(k)

j,(−2M)

n
(k)

j,(−2M+1)

...

n
(k)

j,(0)

n
(k)

j,(1)

...

n
(k)

j,(2M)

n
(k)

j,(2M+1)

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

︸ ︷︷ ︸
n

(k)
j

(22)

ここで r
(k)
j ，X (k)，h

(k)
j ，n

(k)
j はそれぞれ受信信号

ベクトル，送信信号行列，チャネルベクトル，雑音ベ

クトルを表している．送信信号行列X (k) の要素は，1

列目が送信アンテナ 1からの送信信号，2列目が送信

アンテナ 2からの送信信号を表しており，各送信シン

ボルの電力は |xm|2 = 1/2，(m = −2M, · · · , 2M +1)

である．またチャネルベクトル h
(k)
j の要素 h

(k)
ji は，

サブキャリヤ k における送信アンテナ iと受信アンテ

ナ j 間の周波数領域のチャネル応答を表す．最後に雑

音ベクトル n
(k)
j の要素は，受信信号ベクトル r

(k)
j の

各要素に対応する雑音成分を要素としている．

以上の表記を用いて，次式で表される，受信信号ベ

クトル r
(k)
1 ，r

(k)
2 を得たときの

∥∥∥r
(k)
j − X (k)h

(k)
j

∥∥∥2

の条件付期待値を最小にする推定値 ĥ
(k)

j を求める．

ĥ
(k)

j = arg min
h

(k)
j

E

{∥∥∥r
(k)
j −X (k)h

(k)
j

∥∥∥2 ∣∣∣r(k)
1 , r

(k)
2

}
(23)

以下サブキャリヤごとに独立にチャネル推定を行うた

め，サブキャリヤの添字 kを省略する．以下，式 (23)

のコスト関数を最小とする ĥj を求める．

J =
∂

∂ĥj

E
{∥∥rj − Xĥj

∥∥2 ∣∣r1, r2

}
(24)

とおくと，J = 0より

ĥj =
(
XHX

)−1

X
H

rj (25)

と求まる．ただしXHX とX は

XHX = E
{
XHX

∣∣r1, r2

}
(26)

X = E
{
X
∣∣r1, r2

}
(27)

である．一方，変調方式を QPSK とした場合，変調

信号の期待値であるフィードバックされる軟値シンボ

ルは次式で得られる．

x̄m = E {xm|r1, r2} =
1

2
tanh

(
L(b2m|r1, r2)

2

)

+
j

2
tanh

(
L(b2m+1|r1, r2)

2

)
(28)

上式においてL(b2t|r1, r2)，L(b2t+1|r1, r2)は r1，r2

を受信したときの 2t，2t + 1番目のビット b2t，b2t+1

に対する log-likelihood ratio（LLR）である．よって

X の期待値X は次式となる．

X = E {X |r1, r2}

=

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

E{x−2M |r1, r2} E{x−2M+1|r1, r2}
−(E{x−2M+1|r1, r2})∗ (E{x−2M |r1, r2})∗

...
...

E{x0|r1, r2} E{x1|r1, r2}
−(E{x1|r1, r2})∗ (E{x0|r1, r2})∗

...
...

E{x2M |r1, r2} E{x2M+1|r1, r2}
−(E{x2M+1|r1, r2})∗ (E{x2M |r1, r2})∗

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
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=

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝

x−2M x−2M+1

−(x−2M+1)
∗ (x−2M )∗

...
...

x0 x1

−(x1)
∗ (x0)

∗

...
...

x2M x2M+1

−(x2M+1)
∗ (x2M )∗

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠

(29)

また XHX の期待値 XHX は次式のように求めら

れる．

XHX

= E
{(

|x−2M |2 + |x−2M+1|2 + · · · + |x0|2

+|x1|2 + · · · + |x2M |2 + |x2M+1|2
)

I
∣∣r1, r2

}
= (2M + 1)I (30)

ただしE
{
|xm|2

∣∣r1, r2

}
= 1

2
(m=−2M, · · · , 2M+1)

である．

よって
(
XHX

)−1

は次式となる．

(
XHX

)−1

=
1

2M + 1
I (31)

これらを式 (25)に代入して次式のチャネル推定値 ĥj

を得る．

ĥj =
1

2M + 1
X

H
rj (32)

なお，パケット先頭及び終端のエッジ部分にあたり，

受信信号サンプル数が 4M + 2に満たない場合は，そ

の部分を切り捨て，要素の存在する範囲でチャネル推

定を行う．

また，雑音電力 σ2 についても再推定を行う．雑音

電力の再推定では，まず，初回の推定時と同様にサブ

キャリヤ k，受信アンテナ j，時刻 (2m + l)T におけ

る瞬時雑音電力
∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 を次式のように求める．
∣∣∣ξ(k)

j,(2m+l)

∣∣∣2 =
∣∣∣r(k)

j,(2m+l) − ĥ
(k)

j1,(m)x̂
(k)

1,(2m+l)

− ĥ
(k)

j2,(m)
x̂

(k)

2,(2m+l)

∣∣∣2 (33)

上式において初回の雑音電力推定と異なる点は，チャ

ネル推定値 ĥ
(k)

ji,(m) について式 (32) により更新され

た後の値を用いている点と，送信シンボルレプリカ

x̂
(k)

i,(2m+l) について LDPC復号出力の硬判定結果を用

いている点である．式 (33) のように求めた瞬時雑音

電力の推定値に対して，式 (20) のように 1 パケット

の要素で平均をとることで雑音電力推定値 σ̃2 が更新

される．

6. 計算機シミュレーション結果

以上の提案方式に対し，計算機シミュレーション実

験を行った．比較対象として，双方向判定帰還チャネ

ル推定方式（LDPC復号結果の判定帰還を行わない方

式）のみの誤り率特性と，提案した軟値判定帰還を用

いた繰返しチャネル推定方式において軟値シンボルの

代わりに硬値シンボルを用いた場合 [13]（式 (32) の

X に LDPC復号出力の硬判定結果より得られた送信

シンボルレプリカを代入）の誤り率特性を示した．硬

値判定帰還の場合，フィードバックされる硬値シンボ

ルは式 (28)の代わりに次式を用いる．

x̂m =
1

2
b2m +

j

2
b2m+1 (34)

式 (34)において (b2m, b2m+1)は，LDPC復号出力の

2m，2m + 1番目のビットの硬判定結果を表す．

シミュレーション条件を表 1に，遅延プロフィール

を図 5に示す．なお，表 1中の fd は最大ドップラー

周波数を表し，fdT はOFDMシンボル長 T で規格化

された値を表す．

提案する繰返しチャネル推定方式に用いる受信信

号サンプル数M に関する最適化のシミュレーション

結果を図 6 に示す．結果より fdT = 0.02 の場合は

M = 4 のとき，fdT = 0.01 の場合は M = 6 のと

き，fdT = 0.001 の場合は M = 10 のとき BER 特

性，PER 特性ともに最も良い特性を示している．な

お，M のとり得る値の範囲は 0 ≤ M ≤ 10 である．

したがってこれ以降は，fdT = 0.02の場合はM = 4，

fdT = 0.01の場合はM = 6，fdT = 0.001の場合は

M = 10なる値を用いる．

このとき式 (22)より，例えば fdT = 0.01でM = 6

の場合，−12T～+13T の区間のチャネル推定値の平

均化を行っていることになる．ここで，−12T～+13T

の区間の中心の時刻，すなわち 0 ·T と端の時刻+13T

のフェージング相関について検討する．各シンボル区

間 T に対し，2 × 2の周波数選択性MIMO通信路の

出力に対するガードインターバル除去及び FFT操作

により，各サブキャリヤごとに見ると，各サブキャリ

ヤ通信路は，周波数フラットな 2 × 2のMIMO時間
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表 1 シミュレーション条件
Table 1 Computer simulation condition.

選択性レイリーフェージング通信路に変換される．こ

の周波数フラットな時間選択性レイリーフェージング

の規格化自己相関関数は

ρ(τ) = J0(2πfdτ) (35)

で与えられる．ただし，J0(
∗)は第 1種 0次のベッセ

ル関数で，τ = |t2 − t1|であり，τ は時刻 t2 と時刻 t1

の時間差を表し，ρ(τ)（|ρ(τ)| ≤ 1）は，時刻 t1 と時

刻 t2 のフェージング値の相関係数としての意味をも

つ．そこで，τ = (2M + 1)T |M=6 = 13T とすると

2πfdτ = 2πfd(2M+1)T |fdT=0.01,M=6

= 2π × 13 × 0.01 = 0.817

ρ(τ) = J0(0.317) = 0.84

⎫⎪⎬
⎪⎭ (36)

と計算される．以上より，fdT = 0.01のとき−12T～

図 5 送受信アンテナ間の遅延プロファイル（各遅延パス
は独立にレイリー変動）

Fig. 5 Delay profile between transmit and receive an-

tenna (Each delay path has an independent

Rayleigh variation with Doppler frequency of

fd.)

図 6 提案チャネル推定方式における平均化パラメータ
M に対する誤り率特性（チャネル推定繰り返し回
数 10 回，fdT = 0.001 のときの受信アンテナ 1

本当りの平均 Eb/N0 = 7dB，fdT = 0.01 のと
きの受信アンテナ 1 本当りの平均 Eb/N0 = 8dB，
fdT = 0.02 のときの受信アンテナ 1 本当りの平均
Eb/N0 = 9dB）

Fig. 6 BER and PER characteristics versus parame-

ter M for proposed channel estimation (Num-

ber of iterations for channel estimation equals

10, Average Eb/N0 per receive antenna =

7dB when fdT = 0.001, Average Eb/N0 per

receive antenna = 8dB when fdT = 0.01, Av-

erage Eb/N0 per receive antenna = 9dB when

fdT = 0.02)

+13T の区間では，各サブキャリヤチャネルの時間選

択性フェージングの相関係数は 0.84～1.0と 1に近い

値を示し，この計 26T 区間では，フェージング過程

は大きく時変動しているわけでなく，フェージング時

変動は少なく，ほぼ一定であるという評価結果を得
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る．したがって，fdT = 0.01 で M = 6 の場合，区

間 −12T～+13T で，式 (22)，式 (29) による平均化

を行ってもかまわないことになる．

次に繰返し推定のフィードバック回数に対するビッ

ト誤り率及びパケット誤り率特性のシミュレーション

結果を図 7に示す．図 7の結果より，提案繰返しチャ

ネル推定の回数を増やすことにより誤り率特性が改善

されることが分かる．また fdT の値にかかわらず，15

回程度のイタレーションでほぼ収束することが分かる．

次に fdT = 0.01の場合における受信アンテナ 1本

当りの平均 Eb/N0 に対する BER特性と PER特性の

シミュレーション結果を図 8，図 9に示す．なお，図 8

以降の図中の#は提案方式の繰返し推定フィードバッ

ク回数を表している．

まず図 8，図 9 の結果より，fdT = 0.01 という速

度の時変動フェージングに対し，無符号化チャネル推

定の BER 及び PER 特性でも，表示された範囲では

図 7 提案チャネル推定方式における繰返しフィードバッ
ク回数に対する誤り率特性（fdT = 0.001 のと
き M = 10 かつ受信アンテナ 1 本当りの平均
Eb/N0 = 7dB，fdT = 0.01 のとき M = 6 か
つ受信アンテナ 1 本当りの平均 Eb/N0 = 8dB，
fdT = 0.02 のとき M = 4 かつ受信アンテナ 1 本
当りの平均 Eb/N0 = 9dB）

Fig. 7 BER and PER characteristics versus itera-

tion number in proposed channel estimation

scheme. (M = 10 and average Eb/N0 per re-

ceive antenna = 7dB when fdT = 0.001, M =

6 and average Eb/N0 per receive antenna =

8dB when fdT = 0.01, M = 4 and aver-

age Eb/N0 per receive antenna = 9dB when

fdT = 0.02)

エラーフロアが生じていないことが分かる．これは，

式 (35) より τ = T, 2T におけるフェージング過程の

規格化自己相関関数を求めると

ρ(τ)|τ=T = J0(2πfdτ)|τ=T,fdT=0.01

= J0(0.06283) = 0.999

ρ(τ)|τ=2T = J0(2πfdτ)|τ=2T,fdT=0.01

= J0(0.12566) = 0.996

となり，OFDMの 1シンボル区間 T でのフェージン

グ時変動がほぼないため，各サブキャリヤ間の直交性

が確保されることと，また STBC の送信区間 2T の

間でもほぼフェージング時変動がないといえるため，

STBCの直交性もほぼ確保されたからと考えられる．

提案方式である LDPC復号結果の軟値判定帰還を用

いた繰返しチャネル推定方式（図中●実線）を双方向

判定帰還チャネル推定方式のみ（図中×実線）の誤り

率特性と比較すると，BER = 10−3またPER = 10−2

においてどちらも約 4.9 dB 程度の改善が得られてい

ることが分かる．よって，LDPC復号結果の軟値判定

帰還を用いた繰返しチャネル推定方式を用いることで，

単なる STBC 復号結果を用いた双方向判定帰還チャ

図 8 提案方式の BER 特性の比較
Fig. 8 Comparison of BER characteristics. (fdT =

0.01, M = 6)
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図 9 提案方式の PER 特性の比較
Fig. 9 Comparison of PER characteristics. (fdT =

0.01, M = 6)

ネル推定方式の場合に比べてより高精度なチャネル推

定が実現できたと考えられる．これは，LDPC復号結

果の軟値のフィードバックを用いることで，より信頼

性のある送信信号レプリカを生成することができたた

めだと考えられる．

また，図 8，図 9のグラフにおける提案方式の軟値

フィードバック（●実線）と硬値フィードバック（○

実線）の場合と，硬値フィードバックが既知（□実線）

の場合を比較すると，BER 特性，PER 特性ともに

Average Eb/N0が大きくなるにつれてその差が次第に

小さくなっていく傾向が見られる．これは，Average

Eb/N0 が大きくなるにつれて判定帰還のフィードバッ

ク情報に誤りが少なくなり，硬値フィードバックが既

知の場合のチャネル推定値に近づくためだと考えられ

る．よって，硬値，軟値フィードバックの提案方式と，

硬値フィードバックが既知の場合の BER，PERの特

性差は，判定帰還のフィードバック情報に誤りが含ま

れていることによる，チャネル推定の不完全さに起因

するものと考えられる．なお，硬値フィードバックが

既知の場合は，既知トレーニング系列を送信してチャ

ネル推定する場合と同等で，これが本提案方式におけ

るチャネル推定の限界点であると考えられる．

更に，軟値判定帰還の誤り率特性（●実線）を硬

図 10 提案方式の BER 特性の比較
Fig. 10 Comparison of BER characteristics. (fdT =

0.02, M = 4)

値判定帰還の誤り率特性（○実線）と比較すると，

BER = 10−3，PER = 10−2 でともに約 0.5 dBの改

善が見られる．これは式 (32)より，軟値判定帰還の場

合，チャネル推定値 ĥj に対する各軟値シンボルの重

みはその絶対値 |x̄m| で決まるのに対して，硬値シン
ボルを用いた場合は各シンボルともその重みが等しく

なるためであると考えられる．このため軟値判定帰還

を用いたことで，硬値判定帰還に比べて，シンボルの

判定誤りに起因するチャネル推定値の誤差を小さくで

きたと考える．

加えて，参考の比較として，図 8，図 9中に，通信路

値を既知（カンニング）とした場合の無符号化MIMO-

STBC-OFDM方式（図中太い実線）と LDPC符号化

MIMO-STBC-OFDM方式（図中太い破線）のビット

誤り率とパケット誤り率特性を示す．これらはそれぞ

れ無符号化時と LDPC 符号化時の誤り率特性の下界

値（Lower bound）と考えられる．したがってこの下

界値に対し提案チャネル推定方式は BER = 10−3 ま

た PER = 10−2 においてともに約 3.1 dB程度劣化し

ている．

次に fdT = 0.02における BER特性と PER特性の

シミュレーション結果をそれぞれ図 10，図 11に示す．
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図 11 提案方式の PER 特性の比較
Fig. 11 Comparison of PER characteristics. (fdT =

0.02, M = 4)

fdT = 0.02とフェージング速度が速くなると，無符号

化チャネル既知（太い実線）や無符号化チャネル推定

（▲実線）など，無符号化の BER や PER 特性では，

エラーフロアの傾向が見られる．これは，無符号化の

場合は，STBCの 2T シンボル区間にわたるフェージ

ング時変動の影響をより受けやすく，STBCの直交性

の崩れなどが原因と考えられる．しかし，LDPC符号

化方式については，今回表示した範囲ではエラーフロ

アは生じていない．これは，STBCや OFDMの直交

性が若干崩れても LDPC 復号の効果で最終的にビッ

ト誤りが訂正されるためだと考えられる．

最後に fdT = 0.001 における BER 特性と PER

特性のシミュレーション結果を図 12，図 13 に示す．

fdT = 0.01 や fdT = 0.02 の場合と比較すると，

フェージング速度が遅い分，BER特性と PER特性が

改善し，やはり提案する繰返しチャネル推定方式を用

いることで誤り率特性が大きく改善されることが分か

る．また，提案方式である LDPC 符号化軟値フィー

ドバック（●実線）が改善限界である LDPC 符号化

硬値フィードバック既知（□実線）により近づく様子

が見てとれる．

図 12 提案方式の BER 特性の比較
Fig. 12 Comparison of BER characteristics. (fdT =

0.001, M = 10)

図 13 提案方式の PER 特性の比較
Fig. 13 Comparison of PER characteristics. (fdT =

0.001, M = 10)
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7. む す び

本論文では，LDPC 符号化 MIMO-STBC-OFDM

システムにおいて，LDPC復号結果の軟値判定帰還を

用いた繰返しチャネル推定方式を提案し，その有効性

を計算機シミュレーションにより比較，検討した．そ

の結果，提案方式を用いない双方向判定帰還チャネル

推定方式に比べ大きく，また LDPC 復号結果の硬値

判定帰還を用いた繰返しチャネル推定方式に比べいっ

そう，ビット誤り率及びパケット誤り率特性を改善す

ることができた．これは，提案チャネル推定方式を用

いることで信頼度の高い送信信号軟値レプリカを受信

機内で生成することができ，かつ，その信頼度を生か

したチャネル推定を行えるためである．

本論文では，周波数選択性 2× 2MIMO通信路にお

いて fdT = 0.001, 0.01, 0.02なる時変動フェージング

環境を想定して計算機シミュレーションを行い，既存

方式である双方向判定帰還チャネル推定方式と比較し

た結果，大きなチャネル推定利得を得ることができ，

本提案チャネル推定方式の有効性が明らかとなった．

また，本論文で提案した LDPC 復号結果の軟値判定

帰還を用いた繰返しチャネル推定方式に比べ若干誤り

率特性は劣るが，やはり提案方式である LDPC 復号

結果の硬値判定帰還を用いた繰返しチャネル推定方式

も実用上は遜色ない方式と考えられ，これらの提案方

式により，ITS車々間通信などで高速・高信頼の通信

が実現されると考える．
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