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要約

近年，通信，信号処理，エレクトロニクス，情報，機械学習をはじめとする，広範囲
の分野における著しい技術発展に伴い，一般的となりつつある IoT(Internet of Things)

社会のさらなる活性化に向けて無線通信技術の普及や情報量の加速度的増加に加え今後
のリアルタイム通信の大幅な普及見込みに伴うデータトラフィックの爆発的増加によっ
て，無線通信においては周波数の効率的な利用や通信品質の向上などを目的としたア
レーアンテナの技術に多くの期待が寄せられている．このため，本格的に導入されつつ
ある 5G(5th Generation)技術（超高速，超低遅延，多数同時接続），あるいはその先を
見据えた周辺技術が各種分野の観点から新旧手法問わず研究，実装の議論が盛んに進め
られている状況である．
一方，ディジタル信号処理についても現在発展の著しい分野であり，信号やデータ，情

報などに対するコンピュータや高速プロセッサなどによる変換，分析，合成技術に基づ
く応用分野は極めて広く，アダプティブアレー技術を含む通信，情報分野をはじめ，画
像，映像，音響，計測，制御，経済，統計，脳波，医療，気象など，あらゆる科学分野
において必須の基礎技術となっている．また，離散データや離散信号を対象に扱うとい
う共通点持つ多種多様な技術分野に対し，幅広い境界領域を持ち互いに非常に密接な関
係性を持つため，もちろん回路やデバイスなどのアナログ技術も含めた各分野における
技術の発展がその他それぞれの分野に対し相乗効果を生み出すことに加え，これらを利
用するには幅広い知識や最先端の技術動向を踏まえたうえでの検討が必要となる．
加えて近年では，スパース性を対象とした議論が各分野で盛り上がりを見せ，その応

用範囲は広くセンシング，計測，天文学，気象学，物理学，経済学，制御，データ解析
をはじめとした各種信号，画像処理の分野で大きな成果を残しており，スパース性，圧
縮センシング領域の議論はアレーアンテナ信号処理分野との密接な関連性も示唆される
とともに著しい発展を見せている．
特に，アレーアンテナ信号処理において，アダプティブビームフォーミングは移動体

通信，レーダー，ソナーなど幅広い分野で歴史的にも重要な役割を果たしており，到来方
向 (DOA：Direction Of Arrival)推定技術についても超分解能とも称されるように精度の
良いアレー入力信号の検出に対して非常に効果的でありこれまでに様々なアルゴリズム
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が提案されてきた．従来提案されてきて古典的とも呼ばれることがある手法は，アレー
入力に対する最適ウェイトの最適設計問題やアレー入力のサンプル共分散行列の固有値
分解に基づく手法などがその原理の代表例として挙げられ現在でも多くの用途で利用さ
れている重要な技術であるが，その信号処理観点の自由度 (DOF： Degree Of Freedom)

はアンテナ素子数がNであるとするとO(N)で表現されることが知られている．そのた
め自然な発展の流れと捉えられるが，このDOFを拡張するためにこれまで拡張アレー
信号処理の原型ともいえるMRAs(Minimum Redundancy Arrays)や高次統計処理であ
る 4次キュムラントを利用した手法が提案されてきた．
その後，前述のようなスパース表現を利用した技術の一つである圧縮センシングがス

パース性を持つ高次元の信号を少ない観測データから復元するしくみとして提案され，
その応用範囲の広さから様々な分野の研究に応用される流れを受けて，アレーアンテナ
における時空間信号処理に対してもKR(Khatori-Rao)積を用いた DOA推定手法が提
案された．さらに 2010年代に入るとともにネストアレー (Nested Array)やコプライム
(Co-prime Array)アレーが拡張アレーの一種である差分アレーの代表的な配置構成でと
して紹介され，その特長である定式化可能でスパース（不等間隔）なアレー配置やDOF

拡張効果あるいは必要な入力データ数の削減，応用範囲の広さなどが機械化，ハードウェ
ア，ソフトウェア実装の観点からも非常に強力な手法として注目が集まり数々の手法が
提案されている状況である．他にも，広帯域の電力スペクトル推定や2次サンプリング
などにも圧縮センシングは応用されており，スパースアレー構成を用いたDOA，エネ
ルギー（電力），振幅，偏波，速度の推定問題はスパースサンプリングと等価であると
見做すことが可能である．
ネストアレーはアレー入力の共分散行列をベクトル化し拡張アレー入力と見立てるこ

とで巧みにDOFを拡張し，例えば2-レベルのネストアレーにおいてもN素子の実アレー
を用いてO(N2)のDOFを持つ差分アレーを実現可能である．また素子間相互結合の抑
圧を低減させる目的もあり提案されたコプライムアレーについてもM+N素子を用いて
O(MN)のDOFを実現可能であり，レガシーの一般的なアレーにおけるDOF= O(N)

と比較し大幅なDOFの増加が実現されていることがわかるが，差分アレーのDOFの理
論最大値はN(N − 1) + 1であることが知られている．
本論文では議論の熱が高まる拡張アレーにおけるさらなる発展を目的として，スパー

スアレーを用いた拡張アレーにおける”DOFのさらなる拡張”，”連続的な仮想アレーの
実現”，”変調から復調までを扱う送受信システムの実現”の 3点を掲げ，その実現に向
けて議論を進める．特に，”DOFのさらなる拡張”，については，従来の差分アレーよ
り大幅なDOFの拡張を図るため新たに”加算・差分複合アレー”という独自のアレー構
成と信号処理について提案し検討を進める．具体的には各種差分アレーと比較しよりス
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パースに実アレーを配置し新たに加算アレーの考え方を融合させることで，差分のみの
概念では表現できないような仮想アレーの実現を行いより大きな DOFを実現していく．
また，理論検討時の扱い易さや従来手法の応用範囲の広さがそのメリットとして挙げら
れる”連続的な仮想アレーの実現”については，提案手法における配置構成の”定式化”に
よる表現を示すことでその確実な実現方法について紹介する．
加えて,従来の文献においてはDOA推定のためのスペクトラムの生成，あるいはビー

ムパターンの形成とそれら特性の評価に留まっていた背景があるため，拡張アレーにお
ける”変調から復調までを扱う送受信システムの実現”方法について紹介するとともに，
上述の提案手法となる加算・差分複合アレーについても通信システムにおける拡張信号
処理部に導入することで，その大幅なDOF拡張効果に起因する従来手法となる差分ア
レーに対する優位性についてシミュレーションに基づき評価検証を進める．さらに拡張
ビームフォーマとしての拡張信号処理においては2つの手法を提案することで従来手法
の弱点であった低スナップショット数や高 SNR(Signal to Noise Ratio)環境におけるロ
バスト性の劣化について改善を図ることで，今後のさらなる発展に繋げる．
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変数表

本論文で用いる演算子，記号，変数を以下に示す．

[·]∗ 複素共役
[·]T 転置
[·]H 複素共役転置
[·]−1 逆行列
| · | 絶対値
|| · || ノルム
� KR(Khatri-Rao)積
⊗ クロネッカー積

vec[·] ベクトル化演算子
span{·} ベクトルの張る空間
E[·] 期待値
O(·) ランダウの記号，オーダー
[̃·] 加算アレーにおいて生成，利用される成分（正の方向）
[̌·] 加算アレーにおいて生成，利用される成分（負の方向）

[̄·], ¯̄[·] 加算・差分複合アレーにおいて生成，利用される成分
C 複素空間
N 雑音部分空間
R 実空間
S 信号部分空間
C 加算・差分複合アレー素子位置の集合
D 差分アレー素子位置の集合
R 実アレー素子位置の集合
S 加算アレー素子位置の集合
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A 重み係数（実数）
A アレー多様体，アレー方向行列
C 評価関数，目的関数
D 到来波数
Da アレー開口長，サイズ
DOF 自由度

D(θ, fc) アレー応答関数
E 電圧
E 雑音固有空間に対応する固有ベクトルにより構成される多様体

H(·), H(z) 周波数応答，伝達関数（z変換）
I 単位行列
J 評価関数，目的関数
M アンテナ，センサ，アレーの素子数
N アンテナ，センサ，アレーの素子数，FIRフィルタの次数
P 電力，エネルギー，スペクトル
R 波源から対象までの距離
R 自己相関行列，共分散行列

U(z) 入力 (z変換)

Y (z) 出力 (z変換)

a(θ) アレーステアリングベクトルの要素
a(θ) アレーステアリングベクトル
cc 搬送波の伝搬速度
d （単位）アレー素子間隔

d{·} 基準点からの位置
e ネイピア数
e 単位ベクトル
fc 搬送波周波数
h インパルス応答，フィルタ係数
i インデックス
j 虚数単位
k 離散時間インデックス
� インデックス
m インデックス
n 加法性白色ガウス雑音 (AWGN), 素子インデックス
n ノイズベクトル
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p 素子インデックス
p ノイズエネルギー，電力ベクトル
q 素子インデックス
s 素波
s 素波ベクトル
t 連続時間インデックス
u 入力信号
v ウェイト
w 複素ウェイト
w 複素ウェイトベクトル
x 入力信号ベクトル
y 出力信号
z （時間，空間）遅延量
z 拡張入力信号ベクトル
Γ ターゲット角の集合
Δf 周波数帯域幅
Ω （空間）角周波数の集合
α 素子インデックス
αc 減衰量，倍率
β シフト量
γ ターゲット角
δ 調整係数
δp 位相量
η 固有ベクトル
θ 到来角，方位角
θ DOA情報の集合
λ ラグランジュの未定乗数
λc 搬送波の波長
μ 固有値
ν 固有値
σ2 ノイズのエネルギー，電力
τ 遅延量
ω （空間）角周波数
1 単位ベクトルにより構成されるべクトル
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第 1章

序論

本論文におけるタイトルとして挙げた”拡張アレーに基づく通信システムの実現と加
算・差分複合アレーの導入による DOF(Degree Of Freedom)拡張効果の検証”について
議論を進めるための導入の位置づけである．
本章の構成としては，まず 1.1節において研究背景の紹介を行う．続いて 1.2節にお

いて従来手法について確認を進めるとともに，1.3節ではそれら手法における問題点に
関して言及する．次に 1.4節において上記内容に基づく形で設定される本研究の目的に
ついて紹介し，最後に 1.5節では本論文の構成に関して各章における記載内容について
その概要を紹介する．

1.1 研究背景
近年，通信，信号処理，エレクトロニクス，情報，機械学習をはじめとする，広範囲

の分野における著しい技術発展に伴い，一般的となりつつある IoT(Internet of Things)

社会のさらなる活性化に向けて移動通信用途の各種デバイスやアプリケーション（携帯
電話，ウェアラブル機器，無線 LAN(Local Area Network)，車載用センサなど）の普及
や通信衛星の打ち上げなどにより，多くの情報が電磁波（電波や赤外線）を介して飛び
交っている状況にある．既に現状においても情報量の加速度的増加が見られるが，加え
てクラウドコンピューティングやストリーミング，サブスクリプションサービス，高精
細ブロードバンドサービス，オンラインゲーム，AR(Augmented Reality)，VR(Virtual

Reality)，データマイニング，自動車の自動操縦，医療用，工業用各種ロボットや 3次
元データの転送等を始めとしたリアルタイム通信の普及が見込まれており，また奇しく
も昨今の COVID-19の流行に伴う形で爆発的に浸透しつつあるテレワークやオンライ
ンコミュニケーションなどによる労働環境や生活環境の変化により，有線，無線問わず
さらなるデータトラフィックの爆発的増加が懸念される．その中で無線通信技術の媒介
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としての役割を担う電波の飽和現象が1つの問題として挙げられ，周波数の効率的な利
用法や有限な資源である電波情報の送受を直接担うアンテナシステムにおいて，速度や
容量，通信範囲，電力効率，ロバスト性，多数同時接続の向上をはじめとする通信品質
の改善に寄与する各種技術に期待が寄せられている状況であり，本格的に導入されつつ
ある 5G(5th Generation)技術（超高速 (max 10[Gbps])，超低遅延 (約 1[ms])，多数同時
接続 (100[万台 km2])），あるいはその先を見据えた周辺技術について各種分野の観点か
ら研究が進められ発展し続けている [1]-[3]．5Gにおいてアンテナ，信号処理領域で主と
して期待されている技術としては，Massive MIMO(Multiple Input Multiple Output)，
MU-MIMO(Multi User-MIMO)，ミリ波，NOMA(Non-Orthogonal Multiple Access)の
他，ビームフォーミング，ヌルステアリング，変調，符号化，伝送方式，周波数管理法
などの既存技術の高度実用化，拡張化も含み，新規技術はもちろん，それぞれの既存技
術のさらなる発展に貢献する研究も大変重要で意義があり盛んであることが伺える内容
である [4]．
特に重要な装置であるアンテナとは，電磁波と電気回路などとのエネルギー変換を行

う装置として定義され，送信システム，受信システムにおいては，その変換効率を上げ
るためアンテナに指向性を持たせ，そのビームパターン（指向特性）が最大となるよう
な方向を電波の到来方向に向けるなどの工夫が必要である．その対応方法としては大
きく分けて 2種類あり，物理的，機械的にアンテナ素子自体の指向特性を設計したり向
きを変えたりする方法と，後述のように複数の（無指向性の）アンテナを用いるアレー
アンテナシステムを利用し信号処理にてビームパターンを操作する方法であり，本稿で
は後者のアレーアンテナについて議論の対象として扱う．特に信号処理を伴う送受信シ
ステムには多くの電気，電子，情報分野の技術が複合的に使用されており，アナログ，
ディジタルの両領域にまたがり高度な設計が必要となる各種アンテナ，フィルタ，アン
プ，A/D(Analog/Digital)，D/A変換器，PLL(Phase Locked Loop)などを初めとした高
周波回路，部品，半導体，基板，パターンなどの高度な設計が必要となる [5]-[7]．また，
上述のように多くの各種特徴を持った電磁波が混在する環境下においていかにして所望
の情報を取り出すかという課題があり，干渉波の到来方向や雑音にヌルパターンを向け
たりゲインが小さくなるよう調整するしくみはこれらの問題に対する解決策の 1つであ
り，要求される技術である．所望波のエネルギーに端を発するマルチパスフェージング
の原因となる遅延波についてはうまく取り込むあるいは干渉波のように抑圧するなどそ
の扱いは分かれ，手法や用途，識者各人によって見解も異なるため現在でもその議論は
続けられている [8],[9]．
上述の議論における周波数帯の有効利用や通信品質の向上に対する技術的要求の解決

手段の 1つがアダプティブアレーアンテナと呼ばれるシステムを利用した，空間領域に
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おけるアダプティブなフィルタ形成である [10]-[12]．アダプティブアレーに見られるウェ
イトの位相制御に対する考えは，従来，機械的なアンテナの向きの変更による指向性の
制御がアンテナ利得を上げるために用いられていたところに，各アンテナ素子に対し静
特性の移相器を付けるようなフェーズドアレーアンテナが提案されたことにはじまる．
その後，位相の電気的な操作によるビームパターンの制御が提案され，さらに移相器の
みでなくその他素子もアクティブ素子を用いて構成されるアクティブフェーズドアレー
がアンテナの制御方法に対する新たな実現手段となった．加えて，受信システムにおい
てマイクロ波信号にA/D変換器を利用した後，ディジタル信号処理を施すようなディ
ジタルビームフォーマ (Digital Beam Former)に発展し，現在広く研究が進められてい
る [10]．
また，理論的な発展に関してアダプティブアレーの起源は古く，Howellによって考案

されたサイドローブキャンセラにはじまり当時はコンピュータやマイクロ波回路の技術
が追いつかない状況であるため机上で展開された理論であるが，1960年代より数多くの
報告がなされてきた．サイドローブキャンセラの原理については，すべての信号を受信す
る主アンテナと妨害信号のみを受信する補助アンテナにより構成され，メインアンテナ
で得られる信号から妨害波との相関があるものを除去するような，アナログ回路で実現
されたものが多い状況であった [10],[13]．これをApplebaumが発展させ，メインとサブ
のアンテナの区別を無くした構成がMSN(Maximizing Signal to Noise ratio)アダプティ
ブアレーである [14]．この動作原理はレーダシステムへの適用が前提であるため所望信号
の到来方向は既知であるとし，出力SINR(Signal to Interference and Noise Ratio)を最大
にするようなウェイトを求めるものである．ウェイトの導出時において一般的には干渉
波の相関行列が必要であるため，不要波が非常に大きいとの仮定を用い受信信号で代用
することが多い．また，現在の技術のベースともいえるMMSE(Minimum Mean Square

Error)規範のアダプティブアレーは，1967年にWidrowによって提案されたLMS(Least

Mean Square)に基づくものが起源であるとされる．MMSE規範とは，参照すべき信号
（参照信号，所望波のレプリカ）が予め既知であり，実際の受信器における処理後の出力
信号と参照信号との2乗誤差を最小化するように，動作させる原理に基づくものである
[15]．この種のアダプティブアレーは参照信号において，例えば通信で用いられるトレー
ニング信号や拡散符号などを利用したり信号のフォーマットを定義しておくなどの対策
が可能であるため，通信システムにおいて空間フィルタを実現する際に有効な手段であ
り移動体通信用途との親和性が高くその適用が検討されている．2.1節で詳しく紹介する
が，代表的な手法として，SMI(Sample Matrix Inversion)による逆行列演算の直接解法，
LMSやRLS(Recursive Least-Squares)に基づく逐次最適化などが挙げられ，それぞれ収
束特性と演算量はトレードオフの関係にあり，誤差特性などに関しても違いが見られる
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[16]．さらに，FrostはMMSE規範のアダプティブアレーに拘束条件を加え，出力電力
を最小化するような，CMP(Constrained Minimization of Power)アダプティブアレーを
提案し，この手法は所望波の到来方向を拘束条件に加えた DCMP(Directionally CMP)

アダプティブアレーや同原理として知られるMVDR(Minimum Variance Distortionless

Response)へと発展させられた [17]-[20]．これにより，アダプティブアレーはより柔軟性
を持つシステムとなり，さらにソフトウェアにおける改良が容易であるため，広帯域信
号や角度広がりを持つ信号などもその処理対象とすることが可能となった．他には，予
備知識が不要であるアレー処理として，MMSE規範において定包絡線信号の特徴を利
用したCMA(Constant Modulus Algorithm)アダプティブアレーや，所望波と妨害波の
電力条件に加え，妨害波の数に制限のあるPIAA(Power Inversion Adaptive Array)など
が提案されている [13]．
アダプティブアレーはその後も発展を続け，同時に等価器などに代表される時間領域

での信号処理に関する研究も進んだことで空間，時間領域それぞれ単独の処理に比べた
際の通信容量の増大や帯域の拡大を目的とするような，時空間信号処理を扱う時空間処
理形アダプティブアレーアンテナに関して非常に多くの研究がなされている．その一例
として，広帯域信号に対してTDL(Tapped Delay Line)をもつアダプティブアレーが挙
げられる．この構造は，時間領域の処理を空間領域の信号処理に導入することで，遅延
波のエネルギーや情報の有効利用を図るものであるが，TDLのようなフィードフォワー
ド構造では，帯域幅が大きくなるにつれてSINR特性を保つために多くのタップ数が必
要となり，収束速度の低下や計算複雑性の増加が問題となることが知られている [21]．こ
れらの問題を解決するため，ビームスペース形構成のアダプティブアレー [22]や，サブ
バンド選択性GSC(Generalized Sidelobe Canceller)[23]など，さまざまな手法が編み出
された．さらにウェイトの数を減らすことを目的とした研究は進み，信号処理分野にお
けるフィルタ理論を応用した考えにより TDLに関して FIR(Finite Impulse Response)

フィルタに相当するフィードフォワード構造の代わりに IIR(Infinite Impulse Response)

フィルタのようなフィードバック構造を利用する手法が有効であるとの報告があり，そ
の安定性の考慮にも及んでいる [24],[25]．また，DCMPに基づいた拘束付最適化問題よ
り得られる複合 LMSアルゴリズム [26]，複合RGNアルゴリズム [27]を用いたものなど
が提案されている．加えて，信号処理論の発想による議論として TDLアダプティブア
レーを表現するDBF回路の構成要素を 2次元 FIRディジタルフィルタとみなすことで
その時空間領域におけるフィルタ設計問題に帰着させることが可能であり，さまざまな
応用研究が行われている [28]-[30]．
一方，既に簡単に話題に挙がったディジタル信号処理も現在発展の著しい分野であり，

対象である信号やデータ，情報などに対するコンピュータや高速プロセッサ，専用デバイ
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スなどによる変換，分析，合成技術に基づく応用分野は極めて広く，アダプティブアレー
技術を含む通信，情報分野をはじめ，画像，映像，音響，計測，制御，経済，統計，脳
波，医療，気象など，あらゆる科学分野において必須の基礎技術となっている [31]-[33]．
特にディジタル処理の魅力としては，従来のアナログ処理では実現が困難である非線形，
時変，適応的，学習的な高精度かつ柔軟な処理を対象とし扱うことが可能である点であ
る [15]．また，離散データや離散信号を対象に扱うという共通点より，通信，システム，
制御，回路，線形代数，時変，適応システム，最適化，線形，非線形問題，確率，統計，
ニューラルネットワーク，機械学習，認識などとの幅広い境界領域を持ち，互いに非常
に密接な関係性を持つ [34]-[40]．このため，もちろん回路やデバイスなどのアナログ技
術も含めた各分野における技術の発展がその他それぞれの分野に対し相乗効果を生み出
すことに加え，これらを利用するには幅広い知識や最先端の技術動向を備えたうえでの
検討が必要となる．一例として，近年では最急降下法と射影法を組み合わせた非常に強
力な最適化手法であるHSDM(Hybrid Steepest Descent Method)が提案されたことによ
り，その信号処理分野への応用に関する検討が数多くなされアダプティブアレーに関し
ても TDLアダプティブアレー [41]，空間領域アダプティブアレー [42]へと適用させた
ものが提案され期待を集めている．
さらに，前述のアレーアンテナにおける時空間領域が IIRで構成可能となれば著者ら

が通信や画像など幅広い分野で利用されることを想定し [43],[44]の手法を発展させた所
望の帯域を強調するような 2次元 IIRフィルタの設計法 [45]や安定性の保証された IIR

フィルタの設計法 [46]などを DBFシステムの構成手法に採用することも可能となる．
従って，アダプティブアレーの空間信号処理において未だ実現されていない IIR構造，
フィードバック構造を利用することによるアレーシステムにおけるさらなる特性の向上
が期待されるため，システムの記述に汎用性があり代表的なモデルである状態空間表現
を用い，行列の無限等比級数展開を通じて遅延素子を含まず IIRシステム構成を疑似的
に実現するような手法 [47]-[49]に加え，フィードフォワード処理後の信号は信号処理が
施されておりほぼ所望信号であるという性質を利用し，並列処理で所望波に対する空間
遅延を検出しこれをフィードバック部を構成するための遅延素子として利用することで
所望波に対して厳密な IIR構造を実現する手法 [50]-[53]という，いままでにない独自の 2

つのアプローチを提案しそれぞれの手法に関して特性の改善効果を議論，検証してきた．
加えて近年，離散信号の中でも特にスパース（疎）性に着目し対象とした議論が各分

野で進められており，その応用範囲は広くセンシング，計測，天文学，気象学，物理学，
経済学，制御，データ解析をはじめとした各種信号，画像処理理，機械学習の分野で大
きな成果を残し始めている．スパースモデリングの起源は諸説あり，1996年にRobart

Tibshiraniが提唱した LASSO(Least Absolute Shrinkage and Selection Operators)など
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が発端となり，データサイエンスなどの分野でその有用性が広く認知されるようになっ
たとも言われており，LASSOはその後さまざまな発展形や改良手法が提案され続けてい
る [54]-[56]．LASSOはある劣決定系の問題に対してその解のスパース性に着目し，正し
くはその解に対する拘束条件を �−0ノルムで与えることでスパースの表現を記述できる
ところを代わりに演算の軽量化を目的とし �−1ノルムを用いたラグランジュの未定乗数
法による拘束条件付き最小化問題に帰着させた手法であり汎用性が高い手法として知ら
れている [57]．特に圧縮センシング領域において，MMV(Multiple Measurement Vector)

問題と呼ばれる共通の台を持つ複数のスパースベクトルに対してそれぞれ同一のセンシ
ング行列を用いて線形観測を行った際に得られる複数の観測ベクトルから元のスパース
ベクトルを推定する問題については，観測ベクトルに雑音が含まれない場合の到来方向
推定問題と等価な問題であり，圧縮センシングで一般的に使用されるアルゴリズムと比
較しMUSIC(MUltiple SIgnal Classification)法を応用した手法は精度の向上が実現され
ることが知られており，圧縮 (Compressive)MUSICとして提案されている [58],[59]．本
稿において議論を扱う拡張アレー信号処理についても実アンテナ素子をスパースに間隔
を空けて配置し，スパースな入力信号に対して拡張信号処理を用いてより高次元のDOF

を実現しうまく所望の出力を得る問題という観点からはLASSOとは異なる内容である
が，スパース信号処理，圧縮センシング問題のうちの一つとして位置付けることが可能
である [3],[59]．
以上のように，以降議論を進める拡張アレー，拡張信号処理に至るまでの技術発展の

様子に関してアレーアンテナにおける信号処理，特にアダプティブアレーを切り口とし
て通信，信号処理分野とその周辺技術の発展の様子について紹介した．特に本稿で主題
として扱うスパースアレー，拡張アレーにフォーカスした紹介については 1.2節におい
て引き続きその背景と概要を解説する．

1.2 各種拡張アレーの紹介
アレーアンテナによるアダプティブビームフォーミングは移動体通信，レーダー，ソ

ナーなど幅広い分野で重要な役割を果たしていることは前節でも紹介した [11],[12],[60]．
また，到来方向 (DOA：Direction of Arrival)推定技術についても超分解能とも称される
ように精度の良いアレー入力信号の検出に対して効果的であり，これまでに様々なアル
ゴリズムが提案されてきた [61]-[64]．各種手法における概要については 2章において改
めて紹介する．これらレガシーのビームフォーマやDOA推定手法はアレー入力に対す
る最適ウェイトの最適設計問題であったり，アレー入力のサンプル共分散行列の固有値
分解に基づく手法であったりするが，そのアレー信号処理における自由度 (DOF)，即ち
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ビームパターンの設計自由度や推定可能な波数はアンテナやセンサの 素子数がN であ
るとするとO(N)で表現される．
自然な流れと捉えられるが，DOFを拡張するためにこれまで拡張アレー信号処理の原

型ともいえるMRAs(Minimum Redundancy Arrays)や高次統計処理である 4次キュム
ラントを利用した手法が提案されてきた [65]．しかしながらMRAsはアレー配置を最適
にするために複雑な計算が必要となることが多いというデメリットが存在し，4次キュ
ムラントを利用したアプローチについても非ガウシアン分布の信号にのみ適用可能であ
るという制限がある．
その後，スパース表現を利用した技術の一つである圧縮センシング (Compressed Sens-

ing)，圧縮サンプリング (Compressive Sampling)がスパース性を持つ高次元の信号を少
ない観測データから復元するしくみとして提案されその応用範囲の広さから様々な分野
の研究に応用されている [66]-[68]．その原理はNyquist-Shannonの標本化定理の一般化
とみなすことも可能であるとされ，圧縮センシングでのサンプリングは原信号がスパー
スであるという仮定のもと，等間隔で標本化はせず線形変換された値をいくつか観測す
ることとして一般化して扱うことで，そのスパース性を利用し標本化定理で示されるサ
ンプル数よりも少ないサンプル数で完全再構成が可能であることを示すような内容で
ある．
この流れを受けアレーアンテナにおける時空間信号処理に対してもKR(Khatori-Rao)

積を用いたDOA推定手法が提案された後 [69], 2010年代に入るとともに，ネストアレー
(Nested Array)[20],[70]-[72]やコプライム (Co-prime Array)アレー [73],[74]が差分アレー
の代表的な配置構成でとして紹介され，その特長である定式化可能でスパース（敢えて
間隔を空けるため不等間隔)なアレー配置や DOF拡張効果あるいは必要な入力データ
数の削減，応用範囲の広さなどが機械化，ハードウェア，ソフトウェア実装の観点から
も非常に強力な手法として注目が集まり数々の手法が提案されるようになる．これら
スパース性を利用した手法は”拡張”の接頭辞を用いて拡張アレー，拡張信号処理，拡張
ビームフォーマなどと呼ばれている．また，KR積を用いたコンセプトは他にも提案さ
れており [75]-[77]，準定常状態を仮定することで (2N − 1)の自由度を持つ差分アレー
を扱うことが可能である（拡張アレーの開口長の一部を仮想アレーで構成する）が，定
常状態では使用不可能であるという問題が存在する．また，圧縮センシング領域にお
いてMMV(Multiple Measurement Vector)問題とDOA推定問題とがノイズの有無の違
いはあるが本質的に等価である関係性からMUSICをその解法として利用することでそ
の精度改善を達成した圧縮MUSICが提案されたことでこれら技術間の繋がりが明らか
になっている [58],[59]．他にも，広帯域の電力スペクトル推定 [78]や 2次サンプリング
(quadratic sampling)[79]などにも圧縮センシングは応用されており，スパースアレー構
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成を用いたDOA，エネルギー（電力），振幅，偏波，速度の推定問題はスパースサンプ
リングと等価であることが知られている [80]．
特にネストアレーの原理についてその原理について数理モデルを通じた解説について

は 2.5節で紹介するが，アレー入力の自己相関行列，あるいは共分散行列をベクトル化
し拡張アレー入力と見立てることで巧みにDOFを拡張し，例えば 2-レベルのネストア
レーにおいてもO(N2)のDOFを持つ差分アレーを実現可能である [20]．ただし，近接
に並べる素子が必要であるため素子間相互結合を引き起こすという問題が挙げられるた
め，その対策としてコプライムアレーが提案されたという背景がある．コプライムアレー
はM 素子，N 素子（M とN は互いに素数）の 2組サブアレー即ちトータルでM +N

素子 (O(M + N))を用いてO(MN)のDOFを実現可能である [73],[74]．ただし，ネス
トアレーと比較するとそのDOF拡張能力は低いことが知られている．また，ネストア
レーについてもさらなる理論展開が進められており，2次元に拡張されたネストアレー
の配置法に関して拡張されたり [70],[71]，円形アレー [81]，2q次のオーダーのキュムラ
ントに基づく信号処理が適用可能な複数レベルのネストアレー構成などが提案されてい
る [72] ．スパースアレーの配置法として，他にも素子間相互結合を考慮し削減するよう
な配置を行うことでより精度を高めた手法がスーパーネストアレー [82],[83]やオーギュ
メンテッドネストアレー [84]として紹介されており，さらに 2次元アレーにおいては同
観点から Hourglass Array[86]と呼ばれる配置法や最適化手法による配置検討により生
成される配置法なども提案されている．その他，拡張アレーにおけるDOA推定手法と
してテンソルモデリングを使用した手法の提案や [87]-[89]，CS(Correlation Subspace)

やGCS(Generalized CS)といったアレー配置，即ちアレーモードベクトルに依存する空
間をうまく利用して自己相関行列，共分散行列をより理想状態に近づけることで精度や
ロバスト性を向上させるような手法が提案されている [90],[91]．しかしながら，差分ア
レーのDOFの最大値は理論的にN(N − 1) + 1に限定されることが知られている．
このようにして近年スパース表現に基づく各種”拡張”手法に関する理論のベースが提

案されてきたが，これからまだまだ研究が発展していく技術である．これら背景を踏ま
え次章では本稿における研究の目的について紹介する．

1.3 本研究の目的
前節までにスパース表現に基づく拡張アレー信号処理における発展の様子を紹介した．
本研究の目的について，拡張アレーにおける自然で正統な発展の流れと考えられる以

下 3点を定めて議論を進める．
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スパースアレーを用いた拡張アレーにおける

1. DOFのさらなる拡張

2. 連続的な仮想アレーの実現

3. 変調から復調までを扱う送受信システムの実現

それぞれ目的 1，2については 3章でその実現方法について紹介し，目的 3について
は 4章で提案するとともに，5章でさらなる特性の改善を狙う．各目的を掲げた理由に
関して以下で紹介する．

1. DOFのさらなる拡張

目的 1を定める理由について次に紹介する．ネストアレー，コプライムアレーに代表さ
れる差分アレー構成，またそれらから発展した手法群はそれぞれ弱点も存在するが大き
なメリットが存在することがわかる．一方，DOFのさらなる拡張は一つの議論のポイ
ントであり，定式化は不能であるがネストアレー以上の自由度を実現するアレー配置は
以前より提案されている [92]．他にもネストアレーにヒントを得て改良したアレー構成
[93]や，敢えて拡張アレー処理後の仮想アレーの配置についても間隔が空くように大き
な間隔で実アレーを配置をした後に何らかの補間処理，例えば核ノルムを使用すること
で補間を行う手法なども検討が進んでおり，我々も 2次元アレーにおける検討内容を提
案している [94]-[97]．本稿では上述の手法とは異なる観点から加算・差分複合アレーを
提案しDOFの大幅な拡張を目標とし検討する．具体的には各種差分アレーと比較しよ
りスパースに実アレーを配置し加算アレーの考え方を融合させることで，差分で表現で
きない仮想アレーの実現を行いより大きなDOFを実現することが可能となる [98]-[103]．
特に提案手法である加算・差分複合アレーに関してはMIMOシステムに代表されるよう
なアクティブセンシングのように送信アンテナ素子数は複数とせず，差分アレーと同様
にあくまで受信システム側の素子の配置とその後の信号処理アルゴリズムの変更のみ，
即ちパッシブセンシングの範囲での実現方法について検討を行うこととすることで送信
システムについては従来のシステムがそのまま利用可能となるような状態を目指す．

2. 連続的な仮想アレーの実現

目的 2は連続的なアレーの実現という，クラシカルで一般的な物理的なアレー（実ア
レー）において 1次元では (ULA：Uniform Linear Array)として議論されてきた内容に
あたる [10],[13]．これまでにULAを前提する研究が多い背景としては，等間隔であると
いう規則性が前提としてあることにより信号処理時に非常に扱いやすい点，即ちモデル
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化が容易かつ式展開も容易であり演算コストも抑えられる方向にはたらく点などが考え
られる．仮想アレーにおいても同様でスパースに配置された実アレーから仮想アレーを
生成した際にホールと呼ばれる非連続箇所が存在してしまう場合，仮想アレーが非ULA

になり信号処理の難易度が上がることになってしまう．また，仮想アレーにおいては連
続とすることにより，非ULAでは限定されてしまうが従来のULAで長年培われてきた
非常に多岐にわたる有益な手法，理論，テクニックなどをそのまま応用しやすいという
大きなメリットも存在する．差分アレーとして代表的であるネストアレーやコプライム
アレーとその発展形による定式化も基本的にはホールフリーな仮想アレーが構成される
ことを狙いとしているとの認識である [20],[70]-[74]．従って提案手法である加算・差分
複合アレーにおいてアレー配置の定式化を進める中で，拡張信号処理の結果として生成
される仮想アレーが連続的であることを目的の一つとして掲げる [100],[101]．

3. 変調から復調までを扱う送受信システムの実現

目的 3について，従来の文献は受信システムにおける拡張信号処理方法やアレー配置検
討にはじまり，DOA推定のためのスペクトラムの生成と検出性能の評価，あるいは少
数の一部論文においてビームパターンの形成とその形状特性の評価に留まっていたとい
う背景がある [20]．そのため本論文では新たに拡張アレーを用いたディジタル変調/復調
を含めた送信器 (Tx：Transmitter)/受信器 (Rx：Receiver)のシステム全体を構成し扱う
ことが可能であることを示し，通信システムの評価指標として最も基本的で重要な送信
データと受信データを比較した際のビットエラーレート (BER：Bit Error Ratio)による
評価へと繋げる．なお，実現する拡張アレーシステムにおいて，スパースアレー構成と
拡張信号処理パートには我々が目的 1,2の達成のため紹介する新たな提案構成である加
算・差分複合アレーについても導入し，その効果を検証する [100],[102],[103]．

1.4 本論文の構成
本論文の構成について紹介する．1章では序論としてスパースアレーにおける拡張信

号処理とその周辺の技術についてその発展の歴史的背景と先行研究，従来手法の紹介に
始まり，本研究における目的を紹介した．続く 2章ではアレーアンテナにおける信号処
理とさまざまな要素技術と題し，本稿を読み進めるに当たり必要な各種要素技術の原理
に関してその数理モデルを交え紹介をする．そして，3～5章において本題である提案手
法の議論について進める．まず，3章ではこれまでにない独自構成であり差分アレーに
対しDOFの拡張効果のある加算・差分複合アレーの実現方法について，その構成の定
式化を含め検討，検証を行う．次に 4章では拡張アレー信号処理を用いた変調から復調
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までを含めた送受信システム全体について，その実現方法について紹介をしシミュレー
ションを交えて検証を行う．さらに 5章において 4章で紹介した拡張アレーシステムに
対しDOA推定手法と最適空間フィルタ設計を応用することでさらなる通信システムに
おける近接波抑圧性能の改善を図るとともに，シミュレーションにてその効果について
評価，考察を進める．最後に 6章では本稿の総括として，本研究を通じて得られた結論
を記載するとともに今後の展望について述べる．
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第 2章

アレーアンテナにおける信号処理とさま
ざまな要素技術

本章では，3章以降で紹介する拡張アレーに基づく通信システムの実現と新規提案手
法に関する議論を進めるための基礎理論として必要な信号処理，拡張信号処理における
要素技術についてその概要や原理を紹介する．
本章の構成はまず，2.1節において本稿の信号処理における議論のベースとなるアレー

アンテナの原理について紹介し，特にその基本特性と概要について確認を行うとともに
各種アダプティブアレーに関して代表的な手法を取り上げることでその概要を紹介をす
る．次に，2.2節ではアダプティブアレーの原理において重要な議論の一つである空間
領域の信号処理観点から紹介を行うとともに，そのフィルタ理論との関連性について信
号モデルを交えて解説する．その後，本稿で扱う主要ななアレー信号処理技術について
特に 3章以降で扱う手法の紹介を行う．2.3節において通信システム中で重要な役割を担
うビームフォーマの原理に関してMVDRビームフォーマ，DCMPビームフォーマと対
角ローディング (DL：Diagonal Loading)法について紹介をし，続けて 2.4節ではもう一
つの重要な役割である到来方向推定手法に関してMUSIC法と空間平均処理を取り上げ
解説を進める．最後に 2.5節では将来の通信における信号処理技術のうちの一つとして
大変期待され近年議論が非常に活発であり本稿で主題として取り扱う拡張アレー信号処
理に関して，その要素技術の概要と原理についての紹介を KR積拡張差分アレーとその
代表的なモデルである 2-レベルネストアレーを題材としそのレビューを進めることで，
3章以降の議論が円滑に進むような準備に繋げる．
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2.1 アダプティブアレーの原理

2.1.1 アレーアンテナの基本特性 [13]

アレーアンテナを構成するためのアンテナ，センサ素子の配列に関して線形，矩形，
円形，ランダム等さまざまな配置が考えられるが，本章ではその基本原理を理解するた
めに，図 2.1のようなN素子よりなる 1次元配置のリニアアレーについて議論を進める．
まず，電波（平面波）がブロードサイドを基準として角度θの方向から到来した場合

について考える．アレーアンテナのライン上のある基準点での受信信号をE0(t)と定義
し，各アンテナ素子の受信特性は理想的に等しいと仮定すると，p番目の素子に誘起す
る電圧は次式で表現される．

Ep(t)=E0(t− τp) (p = 1, 2, . . . , N) (2.1)

τp=
dp sin θ

cc
(2.2)

ただし，τpは p素子目における入力の基準位置に対する遅延量，ccは搬送波（キャリア）
の伝搬速度，dpは基準点に対する p番目の素子の位置即ち距離を示す．また，受信信号
がアレー開口長 |dN − d1|に対して充分に狭帯域かつ平面波であるような条件つまり

2πΔfc
|dN − d1|

cc
� 1 (2.3)

を満たす場合，搬送波周波数 fcを用いて以下のように表すことが可能である．本稿で議
論の前提としている狭帯域近似と平面波近似に関する詳細に関しては続く 2.1.2にて改
めて紹介する．

E0(t− τp)∼=E0(t)e
(−j2πfcτp) (2.4)

このとき，式 (2.1)における第 p素子の受信電圧は以下のように表現可能である．

Ep(t)=E0(t)e
−j2πfcτp

=E0(t)e
−j2πfc

dp
cc

sin θ

=E0(t)e
−j 2π

λc
dp sin θ (2.5)

ただし λc = cc/fcは搬送波における波長を示す．
ここで， 図 2.1のように各素子における出力についてそれぞれ振幅調整器と可変位相
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図 2.1: N 素子リニアアレーアンテナ

器を適用させた後に加算し合成された出力Esum(t)は以下のようになる．

Esum(t) =E0(t)

N∑
p=1

Ap exp

(
−j2πfc

dp
cc

sin θ + jδp

)

=E0(t)D(θ, fc) (2.6)

D(θ, fc)
Δ
=

N∑
p=1

Ap exp

{
−j

(
2πfc

dp
cc

sin θ − δp

)}
(2.7)

Ap,δpはそれぞれ p番目の素子に対して演算される重み（ここでは実数）と移相量を表
す．また，D(θ, fc)はアレーアンテナにおける伝達関数に相当しアレー応答関数とも呼
ばれることが知られている．δpは所望の受信信号のDOAと素子位置に対応して決定さ
れる．例えばある θαの角度方向からの到来波の受信を考える場合においては，移相量
δpを以下のように選択可能である．

δp = 2πfc
dp
cc

sin θα =
2π

λc
dp sin θα (2.8)

つまり，所望信号に対して移相器を通過後の位相が各出力において揃うように与えられ
る．このように選択した場合，上記以外の方向からの到来波（干渉波など）に対しては
各出力の位相が一致しないため相互にある程度の相殺が施される．従ってアレーアンテ
ナをうまく利用すると所望波に対するゲインを上げることが可能となる．ただし，dpが
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大きい値をとるようなケースについては，

2πfc
dp
cc

sin θgm − δp = 2mπ (m = ±1,±2, . . .) (2.9)

を満たす角度 θgm( �= θα)においても同相で加算されてしまうために高いゲインのアレー
出力が得られてしまうようなグレーティングローブと呼ばれる現象が発生してしまうた
め，設計の段階で回避しておくのが一般的である．
式 (2.7)の絶対値 |D(θ, fc)|について角度 θの関数として表したものについて指向性パ

ターンと呼び，最大値周辺はメインローブ，メインビームと呼ばれるとともに，その他
の局所的な極大値が複数存在しこれらはサイドローブとして知られる．加えて，ローブ
とローブの間の凹んだ点をヌル（ビーム）や零点などと呼ぶ．サイドローブの存在する
方向に対し干渉波や不要波が入力される場合にはメインローブほどではないがそれ相当
の受信電圧が誘起されてしまうため，これらに対してはヌルを向ける（ヌルステアリン
グ）ように設計できるのが理想である．また，式 (2.7)のD(θ, fc)は，周波数 fcによって
も変化すると捉えられる．例えば，ある特定の θ方向のアレー応答値の周波数特性（振
幅特性）は，|D(θ, fc)|を周波数 fcの関数としてプロットすれば得られる．この周波数
特性を利用して，周波数変動に伴うメインローブやヌル点の変化を見ることができるの
で，指向性パターンと共にアレーアンテナの特性評価に用いられる．
図 2.4のアレーアンテナは到来方向によって素子間の位相回転量が異なるので，到来

方向による信号の弁別ができる．いかにして振幅と位相をうまく調整することで設計対
象の指向性パターンや周波数特性を得るかという点が問題であり，特に各素子が等間隔
配置となるような場合については式 (2.6)は整次多項式の形式として表現されるため数
学的な手段をうまく利用することでAp,δpを選択することによって指向性パターンにお
けるサイドローブを全体的に低くする，あるいは各不要波に対してヌルを向けたりレベ
ルの低いサイドローブを向けることでその到来方向における出力を零や抑圧したりする
ことも可能となる．ただし，到来波のDOA情報が不明あるいは移動環境下などで変化
するような場合も想定され，このような場合には何らかの学習や到来方向，到来波数な
どの推定手法などの別手法を併用することで入手可能な情報を有効利用したりすること
で狙いとする特性，設計値を実現することが必要となる．これら思想から提案されたシ
ステムがアダプティブアレーであり 2.1.3で紹介する．

2.1.2 本稿における前提条件

ここで，本稿において議論を進めるうえで前提条件としている基本的な仮定である狭
帯域近似と平面波近似について紹介する．まず狭帯域近似に関して，2.1.1で紹介したよ
うに，通信等において実使用時の信号は周波数帯域幅Δf を持つように与えられること
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が知られており，干渉波や妨害波についてはこの限りではないが同様の条件を持つもの
も多く存在すると考えられる．式 (2.3)の導出過程について考察を進めると周波数帯域
幅Δf を持つということは，式 (2.4),(2.5)などにおいて fcが fc −Δf/2から fc +Δf/2

の広がりを持つという意味であり，影響を与える箇所は位相項であることがわかる．つ
まり，Δf が位相の変化に有意な影響を与えない程度であるための条件が狭帯域近似が
成り立つような条件である．
いま，任意の p, q番目の素子における位相の差分について記述すると，差分が最も大

きくなるであろう条件はそれぞれの周波数成分が fc −Δf/2と fc +Δf/2を持つ場合で
あると考えられるため，式 (2.5)の 2行目の表現より，{

−2π

(
fc − Δf

2

)
dq
cc

sin θ

}
−
{
−2π

(
fc +

Δf

2

)
dp
cc

sin θ

}

=−2πfc
dq − dp

cc
sin θ + πΔf

dq − dp
cc

sin θ

=−2π
dq − dp

λc
sin θ + π

Δf

fc

dq − dp
λc

sin θ. (2.10)

上式の 2, 3列目において，第 1項目は中心周波数成分の位相差，即ち帯域幅の広がりの
影響がない理想状態を表現しており，第 2項目がΔf 成分により生じる位相誤差項を表
現していることがわかる．つまり，この第 2項目の成分が充分に小さい場合，Δfの影響
がほぼない理想状態として近似が可能となる．2列目の第 2項において最も影響が大き
くなる場合を考えると dq − dpと sin θが大きな値となる場合，つまり素子配置とDOA

の各方向を考慮した以下条件が式 (2.3)の導出へと繋がる．∣∣∣∣πΔf
dq − dp

cc
sin θ

∣∣∣∣ ≤ πΔf
|dN − d1|

cc
sin θ � 1 (2.11)

ただし，d1と dN は最外殻どうしの素子を表現しており，この変形では式 (2.3)とは 2の
係数があるかどうかという差は存在する．続けて 3列目の第 2項に着目すると，同様に
以下の形式となる．∣∣∣∣πΔf

fc

dq − dp
λc

sin θ

∣∣∣∣ ≤ π
Δf

fc

|dN − d1|
λc

sin θ � 1 (2.12)

従って，狭帯域近似が可能な条件はこれらの式を満足する場合であるといえる．特に式
(2.12)からは比帯域Δf/fcとアレー開口長 |dN − d1|に依存することがわかる [63],[104]．
また，第 1項と第 2項の比で表現すると以下の形式に帰着する．

πΔf
fc

dq−dp
λc

sin θ

−2π dq−dp
λc

sin θ
=

1

2

Δf

fc
� 1 (2.13)

このことからも，狭帯域近似による位相誤差の観点からは比帯域Δf/fcの影響が現れる
といえる．
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一方，平面波近似に関しては，電波伝搬の観点からアレーアンテナの開口長，あるい
はサイズDa と波長 λc，波源から対象（アレーアンテナ）までの距離Rが以下の条件を
満たす場合に放射性遠方界，即ち平面波として近似可能であると知られている [105]．

2D2
a

λc
< R (2.14)

ここで，リニアアレーにおいてアレー開口長Da = |dN − d1| = (N − 1)d，単位アレー素
子間隔を一般的な d = λc/2で与えるとすると以下となる．

2|dN − d1|2
λc

=
(N − 1)2

2
λc < R (2.15)

平面波近似の条件としてより汎用的かつ簡易的に表現されるλc � Rとも整合性がとれ
ていることがわかる [7]．他にはよりアンテナに近い領域でリアクティブ近傍界，放射性
近傍界と呼ばれる領域が存在するが平面波近似は適用できない．
結論として，狭帯域近似と平面波近似が適用可能な条件は式 (2.12)，あるいは式 (2.13),

(2.14)を満足するような条件であるといえる．即ち，上述の条件を満足するようなアプ
リケーションは本論文における提案手法や各種拡張アレーがそのまま採用可能となる．
また，各前提条件が成り立たず位相変位の影響が無視できないような条件においても，
例えば広帯域信号に対しては TDLのような時間領域信号処理を組み合わせるなどのよ
うに追加でさらなる工夫は必要となるが各種対策で充分に採用可能性があるため本稿に
おける各種検討は基礎的な理論検討として大変有用であると考えている．

2.1.3 各種アダプティブアレーの概要と種別区分 [13]

アダプティブアレーにおける機能としてはその目的によってアダプティブビームフォー
ミングとヌルステアリングに分類される．アダプティブビームフォーミングを実装した
場合，到来波のDOA情報が未知，あるいは時間変化を伴うケースにおいてもアレーア
ンテナにおけるビームパターン，特にメインビームを所望波の方向に自動的に追従させ
るような役割が可能である．
逆に，強力な干渉波が到来するような環境下において微弱な所望波を受信したい場

合，前述のような一般的である指向性合成法を適用するとすればサイドローブレベルを
非常に低く実現する必要性が生じる．このためメインビームと同様，アダプティブヌル
ステアリングとして自動的にヌルパターンを干渉波の到来方向に合わせたいという要求
が発生する．ここでアダプティブヌルステアリングの起源を辿ると最初のシステムはサ
イドローブキャンセラであり，高利得をもつ主アンテナといくつかの補助アンテナから
構成されるようなものであった．補助アンテナは通常，主アンテナのサイドローブレベ
ルと同じ程度の利得をもつように設計されるため，補助アンテナによって受信される所
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図 2.2: N 素子アダプティブアレー構成

望信号は主アンテナによるそれと比べて無視できるくらい小さいと考えられ，この補助
アンテナを使って主アンテナのサイドローブで受信した妨害波を相殺するのである．結
果的に，このシステムは，合成指向性パターンにおいて妨害波方向にヌルを作ることが
できる．このようなサイドローブキャンセラの動作から分かるように，アダプティブヌ
ルステアリングの最も重要な機能は，各々のアンテナ素子（チャネル）における妨害波
の振幅と位相を制御し，アレー出力で妨害波が相殺されるようにそれらのチャネル出力
を合成することである．サイドローブキャンセラの主アンテナ，補助アンテナの区別を
なくしたアレーアンテナ構成のキャンセラがアダプティブアレーの一般形と考えられる．
図 2.2にN 素子アダプティブアレーの一般形を示す．ここで p素子目のアンテナに対し
て重み付けを行うウェイトwiは複素形式で表現され信号の振幅と位相を調整するもの
である．
アダプティブアレーは電波環境に対する情報について学習しつつビームパターンや周

波数特性を適応的に環境に従い変化させるため，干渉波に対する予備知識や事前情報は
基本的に必要にならないが，干渉波やノイズを含んだ周囲環境から所望信号の情報をう
まく取り出すためには所望波，所望信号における事前情報や予備知識を必要することが
多く，詳細については以下で紹介するが到来方向や搬送波周波数，ビットパターン，変
調方式，偏波などをうまく利用するような様々な手法が提案されている．従って各アダ
プティブアレーにおける動作原理に関して，これらの予備知識や用いる評価関数，原理
によって大きく次のように分類可能である [10],[13]．

1. 最小 2乗誤差法 (MMSE：Minimum Mean Square Error)
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MMSE方式として代表的な手法は最急降下法に基づくLMSアダプティブアレー
であり，直接解法であるSMIや再帰的最小 2乗法 (RLS)などが提案されこの種類
に分類される．特に LMSアルゴリズムは確実に評価関数の（局所）最小点に辿り
着く点（厳密にはH∞(min-max)規範においてロバストである），計算負荷が小さ
い点などが特徴であり汎用性の高い手法であるが，近接波が存在したり各波の電
力比が大きい場合に収束が極端に遅くなるという欠点が知られている．SMI方式
は演算量が多いという問題があるが固有値広がりの問題を克服することが可能で
あり，近年コンピュータにおける演算能力が発展しているためその価値は高まっ
ている．カルマンフィルタの一種としても考えられるRLSアルゴリズムについて
も固有値分散問題が改善されているうえ，特に SNRが良好な際に LMSアルゴリ
ズムに比べ速い収束特性を誇る点，相関行列Rxxの固有値広がりによる影響が少
ない点，ミスアジャストメントが理論的には 0である点などが特長として挙げら
れる手法であり様々な分野で強力な手法として応用されている [15],[16]．

2. 最大 SNR法 (MSN：Maximum Signal-to-Noise ratio)

MSNはサイドローブキャンセラを起源とし，出力の SNRを評価基準としてその
最大化を行うフィードバックループに基づき，所望波の到来方向 (DOA)が既知で
あるという前提のもとで動作するようなアナログ，ディジタルの両者で実現可能な
手法である．その原理は所望波のDOA情報における前提が異なるだけでMMSE

アダプティブアレーと本質的に一致し，MVDR/DCMPアダプティブアレーとも
ある条件において一致したりと関連する手法である．特に所望波のDOA情報は非
常に重要であり，DCMPアダプティブアレーとともに，その実信号入力の DOA

との誤差が指向誤差 (Pointing/Steering error)と呼ばれ，特性に大きな影響を与え
ることに注意したい [14]．

3. 拘束付出力電力最小化法 (CMP：Constrained Minimization of Power)

CMPについては，その拘束条件により本稿でも使用し後ほど詳しく紹介する方向
拘束付き出力最小化法 (DCMP)や同原理であるMVDRとパワーインバージョン
(PI)方式などに分類される [17]-[20]．特に，PIアダプティブアレーに関しては前
提条件が他手法と大きく異なる点が特徴であり，アレー自由度が妨害波数と等し
くかつ所望波電力が妨害は電力よりも小さい場合のように利用環境の前提条件が
既知の場合に限られるが所望波の波形や到来方向の情報は必要ないといった特徴
ある手法である．ヌルステアリングに対し電力反転効果を積極的に利用しており，
MSNアダプティブアレーや DCMPアダプティブアレーとその原理を関連付ける
ことも可能である [13]．
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表 2.1: 各アダプティブアレーの特徴比較
動作原理 beamforming null steering 事前情報 その他制約

MMSE 〇 〇 所望波のレプリカ
-

(相関性)

MSN × 〇 所望波の DOA -

MVDR/DCMP × 〇 所望波の DOA -

PI △ 〇
不要波数 = DOF

不要波電力 > 所望波電力
(=N − 1)

CMA 〇 〇 不要
定包絡線変調波
(振幅変調×)

4. 定包絡線信号用アルゴリズム (CMA：Constant Modulus Algorithm)

CMAは最小 2乗誤差法の一種として解釈されるが，特に移動通信など到来波に関
する予備知識を得ることが難しい場合を前提とし，このような状況でも多重波や
干渉波の抑圧の実現を目的としたアダプティブアレーである．特に，変調方式が周
波数変調や位相変調の場合，信号の包絡線が一定であるという性質に着目し，各
到来波の合成波となるアレー入力において発生する包絡線の変動成分に対し，ア
レー出力の包絡線の歪成分が最小となるようにウェイトを制御し多重波，干渉波
を抑圧するという動作原理である [106],[107]．CMAはその評価関数の形状が凸で
ないため一意に定まらずSMIによる閉形式の解は存在しないため，逐次アルゴリ
ズムである LMSやRLSが代表的な最適化手法として利用される．その他，差動
型CMA(Differential CMA)と呼ばれるタイムスロットの概念を導入し前タイムス
ロットと現タイムスロットとの振幅値の差分を最小化させるような手法も提案さ
れている．

上述のように各手法の原理は完全に独立しているわけではなく関連していたりある条
件下においては共通となる関係性である．移動通信用途に適するようなアダプティブア
レーの動作原理については，所望信号のDOA情報を必要とせず，かつ所望波に対して
相関のある遅延波や多重波の抑圧処理が可能な原理が実装の親和性が高く，上述の分類
において該当するアルゴリズムはMMSE，CMAになる．一方，MSNやMVDR,DCMP

はDOA情報が必要であるが本稿でも紹介するMUSIC法などに代表されるような各種
到来方向推定アルゴリズムを併用することにより移動体通信においても充分に利用可能
であると考えられる．表 2.1に各アダプティブアレーの概要に関して，その特徴を比較
表としてまとめる．
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2.2 空間領域アダプティブアレーモデルにおけるフィルタ
理論

2.2.1 空間領域観点の信号モデル

N 素子等間隔リニアアレー (ULA)の各アンテナ素子に対し，アダプティブなウェイ
トをそれぞれ対応させた図 2.3のようなモデルを仮定する．ここで，それぞれ方位角
θ1, · · · , θDを有するD波の入射波が，加法性白色ガウス雑音 (AWGN：Additive White

Gaussian Noise)環境下において各アンテナで観測されるとする．加えて各入射波は狭
帯域かつ平面波であるとし，各入射信号と雑音はそれぞれ無相関であるとする．
このとき，入力信号ベクトルは離散時間 kを用いることで

x(k)= [x1(k), x2(k), . . . , xN(k)]
T (2.16)

で示される．また，ULAにおける基準素子を第 1素子とした際に第 p素子において観測
される信号 xp(k)は，以下の式で表現される．

xp(k) =
D∑
i=1

si(k)z
−(p−1)
si

+ np(k) (2.17)

ただし，si(k)は複素表現による i番目の入力素波を表現し，

zsi = e−j 2π
λc

d sin θi (2.18)

は第 i素波における各アンテナ素子への入力どうしの一定間隔の到来角のずれを空間的
な遅延量として捉えたものである．また，np(k)は第 p素子における受信信号に対する
AWGN，λcは搬送波（キャリア）の波長，dは単位アレー素子間隔（ULAであるため
各素子間で同一），θiは各素波ごとの到来方向 (DOA)を表す．
またここで，図 2.3の空間信号処理部における複素数の形式で表現される適応的なウェ

イトベクトルw(k)について次式のように与えると，

w(k)= [w1(k), w2(k), . . . , wN(k)]
T (2.19)

すると，この空間領域アダプティブアレーにおけるアレー出力y(k)はウェイトベクトル
w(k)とアレー入力ベクトルx(k)の内積の形で表現可能である．

y(k) = wH(k)x(k) (2.20)

各ウェイト素子wpは複素形式のため，前述の振幅Apと位相 δp各調整量の役割を持つ
ことがわかり，この値をうまく調整，即ち最適化することで理想的には干渉波や雑音を
抑えて所望波のみを出力するように調整された出力 y(k)を得ることが可能となる．
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図 2.3: 一般的なN 素子等間隔アダプティブアレー

2.2.2 FIRフィルタ

フィルタとは，信号の中から特定の成分を抽出，除去することを目的とした回路や機
能である．線形適応フィルタの動作は 2つの基本的なプロセスから成立している．1つ
はフィルタ処理プロセスであり，入力データ系列に応答して出力を生成する．もう 1つ
は適応プロセスであり，これはフィルタプロセスで用いられるパラメータのうち調整可
能なもの一組を適応制御する．これら 2つのプロセスは相互作用しながら動作しており，
フィルタ処理プロセスで選択されているフィルタ構成によりアルゴリズム全体における
大部分の動作が決まる．
ディジタルフィルタは，線形フィルタと非線形フィルタに分類され，線形時不変フィ

ルタにおいては，FIRフィルタと IIRフィルタに大別される [15]．今回は提案手法にお
いて空間フィルタとして利用する FIRについて紹介する．FIRフィルタの構成を図 2.4

に示す．N 次 FIRフィルタとは，

yk = h0uk + h1uk−1 + . . .+ hNuk−N =
N∑
k=0

hkuk−N (2.21)

と表されるように，現在および過去における入力 uk−N のみを用いて現在の出力 ykが決
定するような因果性を保ったシステムとして知られている．遅延量 zを利用すれば，

uk−1 = z−1uk (2.22)
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図 2.4: N 次 FIRフィルタ

であるため，式 (2.21)は z変換を利用して，

Y (z) = h0U(z) + h1z
−1U(z) + h2z

−2U(z) + . . .+ hNz
−NU(z)

= (h0 + h1z
−1 + h2z

−2 + . . .+ hNz
−N )U(z) (2.23)

と書き直すことができる．伝達関数をH(z)とすると，一般に，

Y (z) = H(z)U(z) (2.24)

と表現可能であるため，FIRフィルタの伝達関数は以下のように表すことができる．

H(z) = h0 + h1z
−1 + . . .+ hNz

−N =
N∑
k=0

hkz
−k (2.25)

H(z)のインパルス応答 hkは，係数 hkと等しく，

hk =

{
hk (0 ≤ k ≤ N)

0 (k > N)
(2.26)

となり，その長さは有限である．
また，フィルタはそのインパルス応答が収束するとき安定であるといい，フィルタが

安定であるための必要十分条件は以下で表現される．
∞∑
k=0

|hk| < ∞ (2.27)
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特にFIRフィルタは，式 (2.27)の条件を常に満たすので，係数の値にかかわらず本質的
に安定である．安定性が保証されていることにより，設計の段階で乗算係数を設定する
際，フィルタの安定について特別に考慮する必要がなく扱いやすい．また，直線位相特
性を実現できるため，位相の歪みが生じないという特徴もある．

2.2.3 空間領域アダプティブアレーモデルと時間領域FIRフィルタ構造

2.2.1で紹介したように，等間隔リニアアレーへの到来波が平面波であると仮定した
場合，各アンテナ素子における受信信号は各素波ごとに一定の到来角のずれが生じるた
め，これらを空間的な遅延量として考えることが可能である．また，同一のタイミング
において各アレー素子への入力を空間軸（アンテナ素子）方向に対して，空間的にサン
プリングされたものと捉えることもできる．このとき，空間領域（アンテナ素子方向，
空間周波数方向）に関してフーリエ変換や z変換を考えることが可能であり，これらを
周波数領域における信号処理と対応付けることが可能である．これらの発想を用いて空
間領域ベースのアダプティブアレーと時間領域における FIRフィルタ，FIRシステムと
の対応付けを図る．
2.2.1項で示した図 2.3のような一般的な（簡易的な）アダプティブアレーの出力 y(k)

は，アレー入力x(k)に対し空間信号処理部における適応ウェイトベクトルw(k)を複素
共役を考慮し掛けることで実現することが可能であった．

y(k)=wH(k)x(k) (2.28)

いま，式 (2.28)で表現されるアレー出力 y(k)をベクトルの各要素ごとの積に分解して
表現し直すと，次式のようにも記述可能である．

y (k)=

N∑
p=1

w∗
p (k)xp (k) (2.29)

さらに，式 (2.29)のアレー入力 xp (k)を詳細に記述し，各素波 si (k)ごとの空間遅延量
zsiを適用すると，

y (k)=
N∑
p=1

w∗
p(k)

D∑
i=1

si (k) z
−(p−1)
si

+
N∑
p=1

w∗
p (k)np (k). (2.30)

ここで，式 (2.30)右辺第 1項における各アレーウェイトw∗
p(k)とそれぞれの素波ごとに

表現される空間遅延量 zsiを関係付けることにより，第 i波目の到来素波に対する空間的
な FIRフィルタとして, その伝達関数を

Hi(zsi) =

N∑
p=1

w∗
p(k)z

−(p−1)
si

, (2.31)

24



で表現することが可能である．特に，各ウェイトw∗
p(k)は図 2.4で示すような，広く知

られる時間領域ベースの FIRフィルタ（システム）におけるインパルス応答 h(k)と対
応付けられ，このとき，空間的な遅延量 zsi は入力信号 siに対する z領域における時間
遅延（1時刻のずれ）の表現に対応すると捉えることが可能である．また，式 (2.30)の
右辺第 2項も記述に関する簡単化のため，

n̂ (k)=

N∑
p=1

w∗
p (k)np (k). (2.32)

で与えることとすると，これらの式 (2.31),(2.32)を用いて，式 (2.30)は以下のように表
現することができる．

y (k)=

D∑
i=1

Hi(zsi)si (k) + n̂ (k) (2.33)

従って，各素波ごとに分解された詳細な検討を経て，式 (2.33)より空間領域におけるア
ダプティブアレー信号処理部の構造は，各入力素波とそれぞれの素波に対する FIRフィ
ルタの伝達関数の積をそれぞれ足し合わせたものと捉えることができる．加えて，式
(2.30),(2.33)よりわかるように，各適応ウェイト w∗

p(k)はアレー信号処理部における空
間的な適応フィルタとして所望波，干渉波，観測雑音のすべてに影響を及ぼし，その自
由度が許す限り所望波のみを通過させ，干渉波や雑音を抑圧するような組み合わせが最
適化や調整によって選択されることが望まれることが理解できるであろう．

2.3 ビームフォーマ
アダプティブアレーにおけるビームフォーミング技術に関してその歴史的背景と原理

について 2.1.1, 2.1.3節で紹介し，アレーアンテナ上における信号処理として非常に重
要な技術である点について理解を深めた．本節では拡張アレー上におけるビームパター
ン形成の応用例として紹介されたこともあるMVDR/DCMPビームフォーマについて紹
介するとともに，自己相関行列のロバスト性改善に対してその効果が知られ実装が容易
な点も特長であるDL法について言及することで提案手法の議論を扱うための準備を進
める．

2.3.1 MVDR/DCMPビームフォーマ

ここではMVDRビームフォーマに関して紹介する [18]．前述のように DCMPビー
ムフォーマと [13],[17]と紹介される手法も原理は同じであることが知られており，その
起源は Frostが LMSアルゴリズムに基づくMMSEアダプティブアレーに対し”fidelity
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constraint”と呼ばれるウェイトに対する拘束条件を課したアルゴリズムについて提案し，
さらに線形拘束条件に基づく出力電力最小化法 (CMP)へと理論的に発展させたことに
端を発する [19]．その後，Frostの手法においてアンテナ素子とウェイトとの間に配置し
たプレフィルタである方向補正フィルタの冗長性に着目した鷹尾，藤田らにより，拘束
条件に方向性を含ませたDCMPアダプティブアレーが提案された．システムにおける特
性はソフトウェア制御が可能なウェイトによってすべて決定可能となるため，アダプティ
ブアレーはより一層柔軟性に溢れるシステムとなるとともに，ソフトにおいてはハード
と比較し改善検討や実装も容易なため広帯域信号や角度広がりを持つ信号など従来は適
用対象から外れてきた入力信号に対する適用の可能性が増すこととなった．最適化手法
に関しては，直接解法によるものに加え，最急降下法に代表されるようなイタレーショ
ンを伴う最適化アルゴリズムにより求めることも可能であるが，ここでは特に直接解法
に関して紹介する．
初期に発展した所望波の整相処理に特化したビームフォーマについては所望波方向以

外の到来波を比較的大きくなる可能性のあるサイドローブで受信してしまう可能性があ
るため，干渉波の影響が顕著になることが問題として存在した．また，ビームパターン
における分解能はアレー開口長に依存するため，アレー素子数が限定された場合に所望
の分解能が得られず 2波以上の近接波を分離受信するための充分な性能が得られない場
合があることも問題点の一つとして挙げられた．これらの問題を解決するための手法と
して様々な適応整相処理手法が提案され，MVDRビームフォーマも手法のうちの一つ
として提案されている．この方法は適応整相処理にて整相方向，即ち所望波方向の出力
は拘束して，出力パワーを最小にするように動作するため，所望波の方向の感度はキー
プしたまま不要波の到来方向に対する利得が理想的には 0になるようにビームパターン
を制御することが可能である．
ここまでに紹介してきた一般的なアレー信号処理モデルと同様，アレー素子数N，ア

レー入力ベクトルx(k)，MVDRにおけるウェイトベクトルがwで与えられた際，アレー
出力 y(k)は以下で表現される．

y(k) = wHx(k) (2.34)

ただし，{·}Hはエルミート転置を表す．ここで式 (2.34)より出力電力（エネルギー）は
下記のようになる．

POut=
1

2
E[y(k)y∗(k)]

=
1

2
wHE[x(k)xH(k)]w

=
1

2
wHRxxw (2.35)
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ここでRxxは以下のように生成される受信信号ベクトル x(k)における自己相関行列や
共分散行列である．

Rxx = E[x(k)xH(k)] (2.36)

MVDRにおけるウェイトベクトルは所望波方向の感度は保持しつつ，式 (2.35)の出力
パワーを最小とするような目的に適した係数をとる．この拘束条件を式で表現するため
には所望波方向に対するアレーステアリングベクトルa(θ1)を利用する．

a(θ1) = [e−j 2π
λc

d1 sin θ1 , e−j 2π
λc

d2 sin θ1, · · · , e−j 2π
λc

dN sin θ1 ]T (2.37)

所望波方向の感度を保つためのステアリングベクトルa(θ1)を用いた拘束条件は，

wHa(θ1) = 1 (2.38)

であり，これを用いて式 (2.35)を最小とするような拘束条件付きの最小化問題における
目的関数 J は Lagrangeの未定乗数法を用いて以下のように表現可能である．

J =
1

2
wHRxxw + λ{wHa(θ1)− 1} (2.39)

ただし，λは Lagrangeの未定乗数を示す．式 (2.39)におけるw，λに対する微分が 0と
なるようなw，λを求めることで，最適なwMVDRは以下のように導出される．

wMVDR =
R−1

xxa(θ1)

aH(θ1)R
−1
xxa(θ1)

(2.40)

よって，導出されたMVDRビームフォーマにおける最適ウェイトwMVDRを用いて得ら
れる出力パワーは以下となる．

PMVDR Out =
1

2aH(θ1)R
−1
xxa(θ1)

(2.41)

このようにして，所望波方向の感度は保持しつつ出力パワーを最小とする，即ち干渉波
抑圧性能を実現するような適応ウェイトwMVDRを用いた信号処理が可能となる．

2.3.2 DLによるランク回復

アレー信号処理における共分散行列あるいは自己相関行列の重要性は非常に大きいが，
スナップショット数が充分でない場合やSNRが高くノイズが少ない場合に非正則になり
ランク欠損が生じることがあり得る．それぞれ，共分散行列の実観測値は定常状態にお
いてスナップショット数を増し無限時間の観測を行うことで真値へ漸近することが知ら
れている点，SNRの環境を行列の正則性の観点から適切な状態に維持する点は，特に長
時間の定常状態となりづらい移動体通信やレーダー，ソナーなどの実ユースケースへの
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応用を想定した場合には満足することが難しい条件であり，共分散行列の数値安定性や
精度が著しく低下することに繋がる．
また，前節で紹介したMVDRに代表されるような適応整相処理において，信号の実

際の到来方向は連続，即ち無限の分解能を有することと等価であるのに対し，実際は機
械演算を用いた離散的な到来方向における処理になるため真の到来角と演算処理時の到
来角の間のずれが少なからず生じ所望波キャンセルと呼ばれるパフォーマンス低下を伴
う現象に繋がることが知られている [108]．
そこでこれらの対策となるロバスト化の手法として，ある定数を対象である行列Rxx

の対角成分に加えることで正則化を図る手法が提案されており，この手法のことを対角
ローディングと呼びランク回復効果も見込むことができる [18]．DL法は以下の式で表
現可能である．

RDL = Rxx + δIN , (2.42)

ただし，δは任意の調整係数であり，IN はサイズN の単位行列を示す. DL法は空間
平均のような操作が必要ないため適用が容易であり演算量も少なくその応用範囲は広い
と考えられる．また，空間平均法のようなDOFの減少が発生しない点に大きなアドバ
ンテージがあると考えられる．一方，調整量 δの選択に関しては，その値を大きくする
とランク回復能力は上がるがノイズを付加しているという側面もあるため精度は落ちる
ことに繋がる点は注意が必要である．ただし，前述の理想の所望波方向と離散的な処理
上の所望波方向の差から影響が出る所望波キャンセルの影響は改善可能であり，出力パ
ワーの劣化を防ぐ効果が期待できる．

2.4 到来方向推定手法
アレーアンテナ上で機能する到来方向 (DOA)推定手法はこれまでに様々な手法が提

案されてきた．最も基本的でフーリエ変換と同じ原理であるビームフォーマ法 [109]に
はじまり，Capon 法 [110]，線形予測法 (LP：Linear Prediction) などが提案されてい
る．その後，アレー入力における相関行列の固有値に基づく最小ノルム (Min-Norm)法，
MUSIC法 [61]-[64]や，ESPRIT(Estimation Signal Parameters via Rotational Invariance

Techniques)法 [111]などが提案されるとともに，超分解能とも呼ばれるような優れたパ
フォーマンスを実現可能でありその拡張アレーへの応用も含め現在においても盛んに研
究や開発，実装検討が進められている．これらの基本原理はアダプティブアレーにおけ
るビームフォーマと同様ビームサーチとヌルサーチに大別され，メインローブを利用す
るかヌル点を利用するかで区分される．
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表 2.2: 各到来方向推定アルゴリズムの特徴比較
推定手法 基本原理 アレー形状 主な計算 その他

Beamformer beam search 制約なし 角度サーチ -

Capon beam search 制約なし 角度サーチ -

LP null search 制約なし 角度サーチ -

Min-Norm null search 制約なし
固有展開

-
角度サーチ

MUSIC null search 制約なし 固有展開
-

角度サーチ

ESPRIT null search
2つの同形任意アレー

固有展開 アレー多様体が不要
(ULAなどを分割利用も可)

SAGE beam search 制約なし 最尤推定 モードベクトル既知
角度サーチ

MODE null search 等間隔アレー
最尤推定

-
固有展開

DOA推定手法における発展の背景はアダプティブアレーとは別であるが，原理とし
てはアダプティブアレーと大きな関連性があるためアダプティブアレーと同様の特性を
うまく利用したアプローチであるとも捉えることが可能である．例えば Capon法では
MVDRアダプティブアレーと同様の原理であると見做すことができ，LP法については
サイドローブキャンセラや PIAAと等価である．加えて最小ノルム法もノルム拘束条件
付き電力最小化問題と考えられる．
また，SAGE(Space-Alternating Generalized Expectation maximization)アルゴリズ

ム [112]やMODE(Method Of Direction Estimation)法 [113]などの最尤推定法は，計算
負荷が大きくなったり適用できるアレー形状が限定されるなどの制約はあるものの相関
波（コヒーレント波）においても到来方向推定が可能であるという特徴がある．
本節では拡張アレーにおいてもその応用が提案され充分に実績のあるMUSIC法につ

いて紹介するとともに，ランク回復法の一つとしてよく知られる有用な手法である空間
平均法について説明を行う．表 2.2に各到来方向アルゴリズムの概要とそれぞれの特徴
を比較したまとめを示す．

2.4.1 MUSIC法

MUSIC法は相関行列の固有値，固有ベクトルを用いた手法でありDOA推定手法の中
でも最も有名な手法のうちの一つである．
N素子ULAの信号モデルについて，N×1サイズのアレーステアリングベクトルa(θi)

の各要素は p番目の素子への入力として θiの角度から到来する基準位置に対する各到来
波の位相遅れを用いてap(θi) = ej(2π/λc)dp sin θiのように表現される．ここで，パラメータ
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λcは搬送波の波長，dp = pdは基準位置と p番目の素子位置の間隔を示し，基準の距離
単位となる単位アレー素子間隔は一般的な d = λc/2で定義する．
いま，D波の狭帯域入力波が到来角 {θi, i = 1, 2, ..., D}でそれぞれアレーに入力する

と仮定すると，受信信号ベクトル

x(k)= [x1(k), x2(k), . . . , xN(k)]
T (2.43)

は以下によって表現される．

x(k)=As(k) + n(k) (2.44)

ただし，

A= [a(θ1),a(θ2), . . . ,a(θD)], (2.45)

s(k)= [s1(k), s2(k), . . . , sD(k)]
T (2.46)

はそれぞれはアレー多様体，各入力素波によって表現される si(k)入力素波ベクトルで
あり，これらの要素は一般的に複素数を示す．

n(k)= [n1(k), n2(k), . . . , nN(k)]
T (2.47)

はノイズベクトルであり，空間的にも時間的にも白色ガウシアン分布に従う信号である．
すると，アレー入力ベクトルのx(k)における自己相関行列は以下のように表現される．

Rxx=E[x(k)xH(k)]

=ARssA
H + σ2IN (2.48)

σ2は熱雑音などに代表されるノイズのエネルギー（電力），IN はN ×N の単位行列を
表現するとともに，信号相関行列あるいは共分散行列とも呼ばれるRssは以下のように
与えられる．

Rss=E[s(k)sH(k)]

=

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

E[|s1(k)|2] E[s1(k)s
∗
2(k)] · · · E[s1(k)s

∗
D(k)]

E[s2(k)s
∗
1(k)] E[|s2(k)|2] · · · E[s2(k)s

∗
D(k)]

...
...

. . .
...

E[sD(k)s
∗
1(k)] E[sD(k)s

∗
2(k)] · · · E[|sD(k)|2]

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (2.49)

ここで si(k)は互いに無相関かつ時間方向も無相関な信号であると仮定するとRssは対
角行列となりDフルランクであり，方向行列とも呼ばれるアレー多様体Aについても
各到来波におけるDOAが異なるような状況下ではその列ベクトルがそれぞれ独立とな
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るため，その行列AはフルランクでありランクDになる．よって，入力相関行列Rxx

もDランクを持つ非負定値エルミート行列となることが示される．
Rxxにおいて信号に関わる右辺第 1項ARssA

H の固有値を μi(i = 1, 2,・・・, N)，Rxx

全体に対する固有値を νi(i = 1, 2,・・・, N)，固有ベクトル ηi(i = 1, 2,・・・, N)を用いて表
現すると，

Rxxηi = (ARssA
H + σ2I)ηi

=μiηi + σ2ηi

= (μi + σ2)ηi

= νiηi (i = 1, 2, · · · , N) (2.50)

とできる．

νi =μi + σ2 (i = 1, 2, · · · , N) (2.51)

のように，Rxxの固有値はノイズなしである理想状態の入力相関行列に相当するARssA
H

の固有値に対しノイズエネルギー成分が重畳された（加算された）のみの状態であるこ
とがわかる．ここで，Rxxの固有値について調べると以下のような関係性が確認される．

ν1 ≥ ν2 ≥ · · · ≥ νD 
 νD+1 = · · · = νN = σ2 (2.52)

従って相関行列を生成した後にその固有値分解を行い，充分に小さいであろうと想定さ
れるノイズエネルギー σ2と比較し大きい固有値を数えることで到来波数Dについて推
定することも可能である．当然，その他波数推定手法を用いることでよりそのロバスト
性を高めることは可能となる．
次に式 (2.50)とにおいて熱雑音電力に代表されるAWGNに相当する固有値に関連す

る固有ベクトルについて，

Rxxηi = (ARssA
H + σ2I)ηi

= σ2ηi (i = D + 1, D + 2, · · · , N) (2.53)

よって以下が導出される．

ARssA
Hηi=0 (2.54)

AHηi=0 (i = D + 1, D + 2, · · · , N) (2.55)

aH(θ�)ηi=0 (� = 1, 2, · · · , D; i = D + 1, D + 2, · · · , N) (2.56)

ただし，行列AとRssはフルランクであることに基づいている．式 (2.56)は σ2で表現
される固有値に対する固有ベクトルが理想的にはすべての到来波における方向ベクト
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ルに対し直交するような関係であることを示す．指向性パターンとしては固有ベクトル
ηi(i = D + 1, D + 2, · · · , N)をアレーアンテナにおけるウェイトベクトルとして捉える
と，ヌルビームが各到来波のDOAに対し形成されているような状態であると考えられ
る．(N −D)個の固有ベクトル ηi(i = D+ 1, D+ 2, · · · , N)をアレーアンテナにおける
ウェイトとして用いたとき，すべての到来方向に対してヌルを形成可能である．ここで，
固有ベ クトル ηi(i = 1, 2, · · · , N)は互いに直交するため N 次元のエルミート空間にお
ける正規直交基底ベクトルとして扱うことが可能であり，このN次元空間については以
下の部分空間に区分することが可能である．

S= span{η1,η2, · · · ,ηD} (2.57)

N= span{ηD+1,ηD+2, · · · ,ηN} (2.58)

ただし，Sと Nは互いに直交補空間としての関係であり，S，Nはそれぞれ信号部分空
間 (signal subspace)，雑音部分空間 (noise subspace)として知られる空間である．一方，
式 (2.57)に基づき以下で表現される S

′についてもNと直交するようなD次元空間を張
ることがわかる．

S
′ = span{a(θ1),a(θ2), · · · ,a(θL)} (2.59)

従って上述の部分空間Sと S′はそれぞれN のD次元の直交補空間を示すため，空間と
しては同様の信号部分空間を構成していると考えられる．即ち，

S = S
′. (2.60)

いま，到来方向推定における議論を進めると，(N −D)個の固有ベクトルをウェイトベ
クトルのように使用することで以下の (N −D)個の式によって角度スペクトルの生成が
可能である．

PMNi
(θ) =

1

|ηH
D+ia(θ)|2

(i = 1, 2, · · · , N −D) (2.61)

MUSIC法においては角度スペクトルにおけるスプリアスをできるだけ排除し，各スペ
クトルにおける共通，即ち真である可能性の高いDOAに対応するようなスペクトルの
みをうまく抽出するために，以下のような合成をしある1つの固有ベクトルに対するス
ペクトルが偶然大きくなってた場合にもその影響を軽減するような対策を考える．

PM(θ) :=
1∑N−D

i=1
1

PMNi
(θ)

(2.62)
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ここで，式 (2.62)についてaH(θ)a(θ)を用いて正規化を適用すると以下のような表現と
なる．

PM(θ) :=
1∑N

i=D+1 |ηH
i a(θ)|2

× aH(θ)a(θ)

=
aH(θ)a(θ)

aH(θ)ENE
H
Na(θ)

(2.63)

EN := [ηD+1,ηD+2, · · · ,ηN ] (2.64)

上記はMUSICスペクトルとされ θおけるスペクトルサーチによってD個のピークスペ
クトルを探索することで各入力波のDOAを示す {θ1, · · · , θD}を推定することが可能と
なる．
ただし，入力信号におけるSNRが低い場合やスナップショット数が不充分なケースに

おいて相関行列Rxxの精度が低くなるため到来方向推定精度の劣化に繋がるような弱点
も存在する．その改善法としてRoot-MUSICアルゴリズムを始めとした様々な手法が提
案されている．

2.4.2 空間平均処理によるランク回復

仮想アレーにおける問題点の一つとして観測信号ベクトルx(k)から生成した相関行
列Rxxのランク欠落が挙げられる．相関行列はDOAやビームフォーミングをはじめと
した数多くのアレー信号処理技術において利用される重要な行列であり，ランク欠落に
よる特性劣化は従来より問題視されその様々な回復方法が提案されている [20],[114]．こ
こではその一例として拡張アレーにおいても同様に応用の実績のある空間平均処理を紹
介する． いま，直線状に等間隔に並んだULAにおけるアンテナ素子数をN とすれば，
N は奇数または偶数の値となり得る．i番目から i+ (N/2 + �− 1)番目までの要素を抜
き出したサブアレーの観測ベクトルをxiとするとその相関行列は，以下のように表現
される．

Rii = xix
H
i (2.65)

ただし，� = 1/2(N は奇数), � = 0(N は偶数)である．これらに対して以下のように空
間領域，即ちアンテナ素子数方向に対して移動平均処理を行うことを考えると，

RSS =
1

N/2 + �

N/2+�∑
i=1

Rii. (2.66)

このようにして得られるRSSを空間平均処理された相関行列と呼び，その性質上半正定
値行列となる．自由度は 1/2に減少させてしまうことになるが，上述のランク欠落の問
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題に対する改善手法として，また入力信号どうしの相関性を緩和する手段として非常に
有効である．上記はあくまで一例であり，Forward-Backward空間平均処理をはじめと
した別の手法を用いることでDOFの減少量を抑えることも可能である [114]．

2.5 拡張アレー
移動体通信において，アダプティブアレーアンテナによる適応ビーム形成技術は，干

渉波を除去し所望波を抽出するという重要な役割を担うことを本章を通じて紹介してき
た [11],[12],[60]. また，到来方向 (DOA)推定手法もアレーアンテナにおいて入力波の到
来方向を推定する手法として非常に有用な技術であり，これまでにさまざまな種類の手
法が提案されている [61]-[64]．これら手法は一般的にアンテナ素子数 N に対し，O(N)

の自由度を持つ信号処理と捉えられてきたが，その後現在までに，自由度O(N)の拡張
に対して様々な検討が行われており，MRAsや 4次キュムラントを利用した手法が提案
されている [65]．ただし，前者は複雑な演算処理やアレー配置が必要であることが多い
というデメリットがあり，後者は非ガウシアン分布を持つ信号のみに限定されるといっ
た制限がその主な弱点として知られている．また，KR積を用いたコンセプトが提案さ
れており [75]-[77]，準定常状態を仮定することで (2N − 1)の自由度を持つ差分アレーを
扱うことが可能である（拡張アレーの開口長の一部を仮想アレーで構成する）が，定常
状態では使用不可能であるという問題が存在する．
1.2節で紹介したように，スパースセンシングの一つであるスパースアレー構成とし

て分類されるネストアレー [20],[70]-[72]やコプライムアレー [73],[74]は差分アレーの代
表的なアレー構成であるとともに非常に協力な手法でありその理論体系の発展は著しい．
空間領域の 1次元アレーのみに対してではなく2次元アレー [70],[71]や円形アレー [81]，
時間方向の処理に対してもその理論が拡張されており，現在話題を集める 5Gのさらに
先の技術として現在も数々の論文が発表されている研究が盛んな技術領域である．後ほ
どその詳細を紹介するように，ネストアレー，コプライムアレーといった定式化して表
現が可能な手法は機械化，実装の観点をはじめとして非常に有用であるうえ，例えば 2

レベルネストアレーはO(N2)の自由度を，2Kレベルネストアレーとなるとその自由度
はO(N2K)のオーダーで拡張可能である．そして，差分アレーのDOFの最大値は理論
的にN(N − 1) + 1に限定されることが知られている．
その他，2q次のオーダーのキュムラントに基づく複数レベルのネストアレー構成 [72],

素子間相互結合を考慮した配置により精度を高めたスーパーネストアレー [82],[83]や
オーギュメンテッドネストアレー [84]，さらに 2次元アレーにおいてHourglass array[86]

と呼ばれる配置法やこれらに対しさらに最適化手法により配置された例も種々提案され
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ている．加えて，拡張アレーにおけるDOA推定手法としてテンソルモデリングを使用
した手法 [87]-[89]，CSやGCSといったアレーモードベクトルに依存する空間をうまく
利用して共分散行列をより理想状態に近づけることで精度やロバスト性を向上させるよ
うな手法が提案されている [90],[91]．
本節では特に体系的に理論化されてきた KR積拡張差分アレーについてその数理モデ

ルを紹介するとともに，その代表的な構成の一例として知られるネストアレーのうち最
も基本的で理解しやすく応用範囲も広い 2-レベルネストアレーについて紹介する．

2.5.1 KR積拡張差分アレー

N 素子Non-ULAの信号モデルについて，N × 1サイズのアレーステアリングベクト
ル a(θi)の各要素は p番目の素子への入力として θiの角度から到来する基準位置に対す
る各到来波の位相遅れ ap(θi) = ej(2π/λc)dp sin θi を用いて表現される．ここで，パラメー
タ λcは搬送波の波長，dpは基準位置と p番目の素子位置との間隔を示し，単位距離を
d = λc/2で定義する．
いま，D波のシンボル {si(k), i = 1, 2, ..., D}，エネルギー（電力）{σ2

i , i = 1, 2, ..., D}
を持つ狭帯域入力波が到来角 {θi, i = 1, 2, ..., D}でそれぞれアレーに入力したと仮定し
た場合，受信信号ベクトル

x(k) = [x1(k), x2(k), . . . , xN(k)]
T (2.67)

は以下によって表現される．

x(k) = As(k) + n(k), (2.68)

ただし，

A = [a(θ1),a(θ2), . . . ,a(θD)], (2.69)

s(k) = [s1(k), s2(k), . . . , sD(k)]
T (2.70)

はそれぞれはアレー多様体，各入力素波によって表現される si(k)入力素波ベクトルで
あり，ここでは si(k)は互いに無相関かつ時間方向も無相関な信号であると仮定する．こ
れらの要素は一般的に複素数を示すが，1次元で与えることも可能である．

n(k) = [n1(k), n2(k), · · · , nN(k)]
T (2.71)

はノイズベクトルであり，空間的にも時間的にも無相関の白色ガウシアン分布に従う信
号である．いま，アレー入力ベクトルx(k)における自己相関行列は以下のように表現
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される．

Rxx =E[x(k)xH(k)] ∈ C
N×N

=ARssA
H + σ2IN

�A

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

σ2
1 O

σ2
2

. . .

O σ2
D

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦AH + σ2IN (2.72)

ここで，

Rss = E[s(k)sH(k)] ∈ R
D×D, (2.73)

A ∈ CN×Dであり，σ2はノイズのエネルギー（電力）を示し，IN ∈ RN×N はは単位行
列を表現する．拡張アレーにおいて重要なポイントとなる処理としてRxxをベクトル化
することを考えると

z=vec(Rxx) ∈ C
N2×1

=(A∗ �A)p+ σ21N

=vec

{
D∑
i=1

σ2
i (a(θi)a

H(θi))

}
+ σ21N , (2.74)

ただし，

1N = [eT
1 , e

T
2 , . . . , e

T
N ]

T ∈ R
N2×1 (2.75)

p= [σ2
1 , σ

2
2, . . . , σ

2
D]

T ∈ R
D×1 (2.76)

であり，�はKR積の演算子を表現している．単位ベクトル ei ∈ RN×1は i番目の行が
1であり，それ以外の要素は 0であるベクトルとなる．A∗ �A ∈ CN2×Dの行成分は拡
張アレーステアリングベクトルとして見做され，{dp − dq | 1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N }の
ような仮想アレー位置を表現するような成分を含む．この形式は差分アレーと呼ばれ，
DOA推定や適応ビームフォーミングなどへの応用が検討されている．また，差分アレー
は入力ベクトルの 2次統計量として振る舞うことが知られており，σ2

i , σ
2
j (i �= j)は互い

にコヒーレント（相関性を持つ）信号となる．文献 [20]によって，差分アレーにおける
理論的な最大DOFは

DOFDiff Max = N(N − 1) + 1 (2.77)

で与えられることが示されている．
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図 2.5: 6素子 2-レベルネストアレー構成

さらに，アレー多様体A∗ �Aにおける冗長な列を取り除き仮想アレーの位置として
昇順に対応するよう並べ替え，その行列をAm ∈ CNm×Dで表現する．ただし，Nmは冗
長性を除去した際の拡張アレー素子数に対応する．観測ベクトルも同様にその要素にお
いて冗長な列を取り除き仮想アレー位置を昇順に対応するよう並べ替えたものを新たに
zm ∈ CNm×1で表すと以下となる．

zm = Amp+ σ2ê (2.78)

ただし，ê ∈ RNm×1は (Nm/2 − 1/2)列目の要素は 1，それ以外は 0となるようなベ
クトルを表現する．差分アレーのうちの代表的の一つであり次節でも紹介するネストア
レー [20]の配置，ここでは特に 6素子 2-レベルの一例を図 2.5に示す．

2.5.2 2-レベルネストアレー

不等間隔アレーによるKR積拡張アレー処理における具体例の一例として 2-レベルネ
ストアレーを紹介する．2-レベルネストアレーとは図 2.5のように，異なる 2つの実ULA

のセットから構成されるアレーアンテナであり，各ULAの階層（レベル，グループ）は
それぞれレベル 1とされる基準点の近くに配置される内側のアレー（拡張アレー実現後
に内側に配置される），レベル 2と呼ぶ基準点から遠くに配置される外側のアレーで構
成することが一般的である．レベル 1のULAは素子数N1，素子間隔 dL1で表現し，レ
ベル 2のULAについても同様にN2，d

L2
表現されるとする．ここで，レベル 2 のアレー

アンテナにおける素子間隔 dL2は dL2 = (N1 + 1)dL1を満たすように配置すると，レベ
ル 1におけるアレー位置 dinnerとレベル 2におけるアレー位置 douterは以下で与えら
れる．

dinner =n1dL1, (n1 = 1, 2, . . . , N1), (1st-level), (2.79)

douter =n2dL2 = n2(N1 + 1)dL1, (n2 = 1, 2, . . . , N2), (2nd-level) (2.80)

2-レベルネストアレーに拡張アレー処理を適用することで

dN 2L = nd1, (n = −{N2(N1 + 1)− 1}, . . . , N2(N1 + 1)− 1), (2.81)
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表 2.3: N1,N2の最適値
N 最適N1,N2 DOF

even N1 = N2 =
1
2
N N2−2

2
+N

odd N1 =
N−1
2

, N2 =
N+1
2

N2−1
2

+N

の位置に実アレーを含んだ連続的な仮想素子から成るNNested 2L = 2N2(N1 + 1) − 1の
ULAが実現される．これは実素子数が同じN1 +N2とした場合のMIMOレーダーと比
較し 2倍のDOFを実現可能であることが知られている．また，受信側のみで実現され
ている点，配置に関してMRAsのようなコンピュータによる探索が必要なく定式化がな
されている点も特筆すべき優位点である．
素子数を一定N1 +N2 = N とした条件下においてDOFを最大化させるような最適な

N1,N2の与え方と最大アレー自由度は相加相乗平均 (AM-GM：Arithmetric Mean and

Geometric Mean)より表 2.3のように導出される．
ただし，2レベルのネスト化では差分アレーにおける DOFの最大理論値DOFmaxの

半分程度に制限されている点に注意が必要である．よって差分アレーにおけるさらな
るDOFの向上については 2レベルより多くのネスト構成に拡張したK-レベルネストア
レーやネストアレーの発展，派生形，その他構成にて検討がなされている．
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第 3章

加算・差分複合アレーの実現

本章では提案手法である加算・差分複合アレーに関して紹介する．加算・差分複合ア
レーは，従来のネストアレーやコプライムアレーに代表される各種差分アレーに対し，
1.3節で目的 1として紹介した”DOFのさらなる拡張”を主目的とするとともに，目的 2

とした”連続的な仮想アレーの実現”を達成することよってホールがなく連続で扱いやす
い仮想素子の拡張を図る．具体的には各種差分アレーと比較しよりスパースに実アレー
を配置するとともに加算アレーの考え方を融合させることで，差分で表現できない仮想
アレーを加算表現による実現を行い差分アレーのみで可能な実現量の限界を超えた大幅
なDOFの拡張を実現させていく [98]-[103]．
これまでにMIMOのような送信システム (Tx),受信システム (Rx)ともに複数のアン

テナ，センサを用いたアクティブセンシング手法については，拡張アレーにおける加算
アレーと同様の役割として捉えることも可能であったが [76],[115]，Rxシステム側のみで
加算アレーが構成された例は著者らの検討と同時期に提案された時間方向の相関をうま
く扱うことで加算アレーの実現を狙った手法 [116],[117]程度であった．我々は別の切り
口から仮想アレーの生成原理と扱う対象となる信号の特徴に着目することで加算アレー
の考え方をRx側のみで導入するとともに，その準最適なアレー配置に関して定式化の
検討を進める．その結果として，文献 [116]の手法と比較した場合にも演算量は少なく
加算アレーを生成できることがそれぞれの原理からも明らかであるとともに，前述の文
献は対象が既存の一般的なコプライムアレーであるのに対し，我々は独自の新しい配置
法を提案することでそのDOF拡張効果においても大きなアドバンテージが得られるこ
とを本章で紹介する．
本章は以下の構成である．3.1節では，仮想アレーの生成原理に着目し自己相関行列

と受信信号について検討を行うことでRxシステムにおける加算アレーの実現方法につ
いて議論を進める．続いて 3.2節では，加算・差分複合アレーにおいて 2つの目的とし
て定めたより多くのDOF拡張効果と連続的なアレーを実現するための実アレー構成に

39



関して，その準最適と考えられる配置方法の定式化について議論を進める．次に 3.3節
では素子数を明確にした際の一例を示し，提案手法における加算アレー，差分アレーそ
れぞれの役割やDOF拡張の様子，構成原理について理解を深める．また，3.4節では他
の代表的な手法とのDOF拡張効果の比較を行うことで提案手法における有用性を確認
する．最後に 3.5節でまとめと今後の課題について紹介する．

3.1 拡張アレーの生成原理に基づく加算アレーの実現
1.2節,2.5節でその発展の様子と概要について紹介してきた差分アレーに関して，さ

らにDOFの拡張を図ることはできるのだろうかという問い，DOFを拡張したいという
要求は自然に発生するであろう．よって，本節では目的 1として紹介した差分アレーに
対する”DOFのさらなる拡張”を目的として，加算アレーのコンセプトを導入し差分に
よって生成される成分と加算によって生成される成分の両者を用いることでその目的の
達成に向けて議論を行う．
いま，2.5節で紹介したKR積に基づく差分アレーにおいて最も重要なポイントであ

る差分アレーの生成プロセスに立ち返り，仮想アレーの生成原理に関して議論を進める．
差分アレーにおいて重要で核となる拡張信号処理箇所とは，通常のアレー入力ベクト
ル xによって導かれる式 (2.72)の共分散行列とも呼ばれる自己相関行列Rxxに着目す
ると，その行列成分に各実アレー素子位置から2素子を選択した次のような組み合わせ
{dp−dq | 1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N }，即ち差分で表現されるすべての組み合わせについて
仮想アレーモードベクトル成分が生成される点である．
そして式 (2.74)のように，この自己相関行列Rxxを vec(Rxx)のようにベクトル化す

ることで vec(Rxx)は {dp − dq | 1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N }で表現可能な各位置に対応する
仮想モードベクトル要素を持つ拡張アレー入力を実現することが可能である．このとき，
アレー多様体AどうしをKR積を用いてA∗ � Aのように表現可能なことからKR積
差分拡張アレーとも呼ばれることが知られている．ただし，後段の拡張信号処理にて扱
い易くかつ演算量削減効果の観点から，拡張モードベクトルの要素をそのポジションに
対して降順，昇順に並べ替えたり，重複要素を除去あるいは平均化して冗長性をなくし
た式 (2.78)で表現されるような拡張入力ベクトルzmのように扱うことが一般的である．
このような原理に従ってO(N2)のDOF，すなわち拡張アレー素子の生成を可能として
いることがわかる．
ここで議論を進めるにあたり，式 (2.72),(2.74)に基づき以下のような解釈しやすい形
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式に拡張入力ベクトル zを変形させる．

z=vec(Rxx)

=vec
{
ARssA

H + σ2IN

}

=vec

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎪⎪⎩
A

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

σ2
1 O

σ2
2

. . .

O σ2
D

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦AH + σ2IN

⎫⎪⎪⎪⎪⎪⎬
⎪⎪⎪⎪⎪⎭

=vec

{
D∑
i=1

σ2
i (a(θi)a

H(θi))

}
+ σ21n

=

{
D∑
i=1

σ2
i (a

∗(θi)⊗ a(θi))

}
+ σ21n (3.1)

ただし，

Rxx=E[x(k)xH(k)]

=ARssA
H + σ̃2IN (3.2)

であり，⊗はクロネッカー積を示す．
ここで重要な事実は (a∗(θi) ⊗ a(θi))も拡張アレーの一種である差分アレーを構成す

るための仮想アレーのステアリングベクトルを表現するという点である．例えば，代表
的な差分アレーの一種である 6素子ネストアレーのアレー配置

{dp, dq} = {0, 1, 2, 3, 7, 11} (3.3)

について実例を交えて実アレーと拡張アレーのモードベクトル成分を表す a(θi)に着目
して考える．

a(θi) = [ad1(θi), ad2(θi), · · · , adN (θi)]T (3.4)

ここでアレーモードベクトルにおける構成要素は以下のように表現可能である．

a∗dp(θi)adq(θi) = adq−dp(θi) (3.5)

ただし

1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N. (3.6)

上記配置における素子の組み合わせの一例として dp = 2，dq = 7の場合について議論す
ると，複素形式の仮想アレー成分は以下のような演算によって得られる仕組みであるこ
とがわかる．

a∗2(θi)a7(θi) = a5(θi) (3.7)
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元々，実アレーは {0, 1, 2, 3, 7, 11}の位置に配置され dp = 5の位置には存在していない
ため，物理的にアレーが存在する dp = 2, dp = 7に対応するモードベクトル成分から式
(3.7)のオペレーションによって，a5(θi)という dp = 5の位置において i波目の到来方向
の情報を持つ仮想素子成分が生成されたということがわかる．
いま，前述のように DOFの拡張，即ち拡張アレーにおける仮想素子の増加を目的

とし，加算アレーのコンセプトを拡張アレーの受信側における拡張信号処理に適用さ
せ受信側のみで実現することを考える．加算の概念を導入することによって，{dp +

dq | 1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N }で表現される位置に仮想素子を生成することで，差分表現
である {dp−dq | 1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N }の表現のみでは表現できない位置を {dp, dq}の
組み合わせから実現し，差分のみで達成できる以上の大幅なDOFの増加を実現させよ
うというアイディアに基づくものである．前述のとおり加算アレーに関しては，MIMO

のような送受信ともに複数素子を持つアレーシステムにおいては既に実現されていたと
解釈することも可能であるが [76],[115]，受信システム側のみでの実現は本研究と同時期
に文献 [116],[117]で提案されている程度であり新しいコンセプトの手法である．我々の
手法は前述の仮想アレーモードベクトルの生成プロセスに着目し，送信側の物理的シス
テムそのものは変更せず，検討の簡易化のためまずはシンボルの変調方法を実数（振幅）
に限定することにより前述の文献の手法と比較し容易に実装が可能であり演算量が格段
に少ない点が優位性のうちの一つとして挙げられる．また，文献 [116],[117]は対象が既
存の一般的なコプライムアレー構成であるのに対し，我々は独自の新しい配置法を提案
するためDOF拡張効果において大きなアドバンテージが得られることを 3.4節でその
検証結果を交えて紹介する．
まず，単純に加算アレーのモードベクトルを表現しようと考えた場合，

adq+dp(θi) = adp(θi)adq(θi) (3.8)

となると仮定される．よってこの表現を起点として拡張アレーの導出過程に立ち戻る形
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で検討を進める．即ち，以下のような変形を考える．{
D∑
i=1

σ̃2
i (a(θi)⊗ a(θi))

}
+ σ̃21n

=vec

{
D∑
i=1

σ̃2
i (a(θi)a

T (θi))

}
+ σ̃21n

=vec

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎪⎪⎩
A

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

σ̃2
1 O

σ̃2
2

. . .

O σ̃2
D

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦AT + σ̃2IN

⎫⎪⎪⎪⎪⎪⎬
⎪⎪⎪⎪⎪⎭

=vec
{
AR̃ssA

T + σ̃2IN

}
=vec(R̃xx)

= z̃ ∈ C
N2×1 (3.9)

[̃·]のアクセント記号は，これら拡張加算アレー中に利用，生成される成分が拡張差分ア
レーと同一であることが自明ではなく異なる可能性があることを明示している．上式は
それぞれ式 (3.5),(3.1)と比較しアレー多様体，モードベクトルにおいて従来複素共役を
用いた乗算で差分（減算）を表現していた項が複素共役を用いない乗算（加算）による
表現に変化していることがわかる．例えば，式 (3.5)における [·]∗が式 (3.8)では [·]に，
その影響で式 (3.1)における複素共役転置や複素共役を表現する [·]H，[·]∗が式 (3.9)にお
いては通常の転置，複素共役演算のない [·]T，[·]に置き換えられている．これらが自然
に実現可能である場合は，[·]∗ = [·]が成立するとき，つまり所望波の信号については実
数であると仮定する必要がある．すると，

s1(k) = s∗1(k) (3.10)

が成立する．このとき時間信号における自己相関演算によって生成される所望波信号の
エネルギーについても

σ̃2
1 = σ2

1 (3.11)

が成り立ち，所望波に対する加算アレーが信号成分に対して厳密に実現可能であるとい
える．4章における拡張アレーシステムにおける変調から復調までの通信システム全体
の実現に関する議論でも紹介するように，このような送信素波，シンボルは実数という
制約は現時点では拡張アレーシステムにおいては不自然ではないと考えられる．もちろ
んより詳細な議論によるこの制約の緩和や除去は今後の検討課題として挙げられる．た
だし，ノイズについては厳密には σ̃2 �= σ2であり差分アレーと等価とはならないが，こ
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こでの最大の目的は仮想の加算アレーにおける拡張入力信号成分（エネルギー，モード
ベクトル）を実現することであるうえ，アダプティブアレーにおいてフロアノイズは除
去される方向に働くことが知られているため大きな影響はないと想定される．また，複
素形式のような 2次元ではなく 1次元に落とし込んだ議論においては σ̃2 = σ2は成立す
る．よってここではノイズに関する議論についても今後の課題とする．このとき，R̃xx

はアレー入力ベクトルx(k)を用いて以下の形式で表現可能である．

R̃xx=E[x(k)xT (k)]

=AR̃ssA
T + σ̃2IN ∈ C

N×N (3.12)

ただし，R̃ssは実信号 s̃に対応する（自己）相関行列あるいは共分散行列を示す．上述
の議論によって R̃xxに基づく拡張観測ベクトル z̃は加算アレーにおける拡張入力ベクト
ルであるとみなすことができることがわかる．adq+dp(θi) = adp(θi)adq(θi)を前提として
いるため，仮想素子における加算表現による拡張ステアリングベクトルについても z̃で
実現されることは自明である．
逆に，式 (3.10)が実現された場合，式 (3.5),(3.1)は式 (3.8),(3.9)と形式が等価になる

（ただし上述のようにノイズは σ̃2 �= σ2である）．即ち式 (3.10)は加算アレーを上述の議
論で実現するための十分条件であるといえる．
最後に加算アレーの生成処理として新しく与えた R̃xxにおける加算拡張アレー入力

信号の生成の過程について，各入力波におけるモードベクトルa(θi)とその要素 adp(θi)，
素波 si(k)，素波のエネルギー σi(k)，各素子入力におけるガウシアンノイズ成分ndp(k)

とその加算アレー上での差分アレーにおけるエネルギーに相当する成分σndpを用いた
数式に分解してその詳細を解説する．まず，x(k)は式 (2.67)-(2.70)から，より詳細につ
いて以下のようにも記述可能である．

x(k)= [x1(k), x2(k), · · · , xN (k)]
T

=As(k) + n(k)

= [a(θ1),a(θ2), · · · ,a(θD)][s1(k), s2(k), · · · , sD(k)]T + n(k)

=

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ad1(θ1)s1(k) + ad1(θ2)s2(k) + · · ·+ ad1(θD)sD(k) + nd1(k)

ad2(θ1)s1(k) + ad2(θ2)s2(k) + · · ·+ ad2(θD)sD(k) + nd2(k)
...

adN (θ1)s1(k) + adN (θ2)s2(k) + · · ·+ adN (θD)sD(k) + ndN (k)

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦

=

[
D∑
i=1

ad1(θi)si(k) + nd1(k),

D∑
i=1

ad2(θi)si(k) + nd2(k) · · · ,
D∑
i=1

adN (θi)si(k) + ndN (k)

]T

(3.13)

44



ここで，a(θi),n(k)はそれぞれ式 (3.4),(2.71)より以下である．ただし，n(k)は他の要
素と同様，素子位置に対応することの明確化のため下付き文字にあたるインデックスを
d{·}の形式で表現し直している．

a(θi) = [ad1(θi), ad2(θi), · · · , adN (θi)]T (3.14)

n(k) = [nd1(k), nd2(k), · · · , ndN (k)]
T (3.15)

同様に，式 (3.12)に対し前述の式 (3.13)を適応させると，

R̃xx =E[x(k)xT (k)]

=AR̃ssA
T + σ̃2IN

=E

⎡
⎣[ D∑

i=1

ad1(θi)si(k) + nd1(k),
D∑
i=1

ad2(θi)si(k) + nd2(k) · · · ,
D∑
i=1

adN (θi)si(k) + ndN (k)

]T

[
D∑
i=1

ad1(θi)si(k) + nd1(k),

D∑
i=1

ad2(θi)si(k) + nd2(k) · · · ,
D∑
i=1

adN (θi)si(k) + ndN (k)

]]

=

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

E
[∑D

i=1 ad1(θi)ad1(θi)si(k)si(k)
]
+ E[nd1(k)nd1(k)] · · ·

E
[∑D

i=1 ad2(θi)ad1(θi)si(k)si(k)
]

. . .

...

E
[∑D

i=1 adN (θi)ad1(θi)si(k)si(k)
]

· · ·
· · · E

[∑D
i=1 ad1(θi)adN (θi)si(k)si(k)

]
E
[∑D

i=1 ad2(θi)adN (θi)si(k)si(k)
]

. . .
...

· · · E
[∑D

i=1 adN (θi)adN (θi)si(k)si(k)
]
+ E[ndN (k)ndN (k)]

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

=

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

∑D
i=1 σ̃iad1+d1(θi) + σ̃nd1 · · · ∑D

i=1 σ̃iad1+dN (θi)∑D
i=1 σ̃iad2+d1(θi)

. . .
∑D

i=1 σ̃iad2+dN (θi)
...

...∑D
i=1 σ̃iadN+d1(θi) · · · ∑D

i=1 σ̃iadN+dN (θi) + σ̃ndN

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (3.16)

よって，各成分において，各第 i素波のエネルギー σ̃iと加算演算によって拡張された位
置 dq + dpにおける仮想モードベクトル adq+dp(θi)の積の総和が出現していることがわか
る．即ち，σ̃i = σiが成立する場合，上記演算によってきちんと実素子位置による加算
で表現される位置に対して仮想アレー入力信号におけるエネルギー（振幅に相当）と位
相ずれが表現できていることが理解できる．
本手法の特徴としては，加算表現を追加することによって従来の差分表現のみでは表

現できない仮想位置の組み合わせを補足可能であることであるが，現段階では加算の表
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現にはマイナス方向の表現が含まれていないことに気づく．このままでは負の位置にお
いてホールが存在してしまうこととなるため，何らかの対策が必要となる．そこで以下
のように負の位置に対する仮想アレーの実現を図る．いま，アレーステアリングベクト
ルの持つ基本的な性質によりその複素共役がa∗dp(θi) = a−dp(θi)を表すことについて思い
出すと，このオペレーションは元の位置 dpにおけるアレー成分に対して原点対象の位
置−dpにおける仮想アレー成分の生成に対応していることがわかる．そこで，式 (3.8)

で記される加算アレーの拡張ステアリングベクトル成分の生成原理と同様の議論によっ
て，その負の方向は

a−(dq+dp)(θi)= a−dq−dp(θi)

= a−dq(θi)a−dp(θi)

= a∗dq(θi)a
∗
dp(θi) (3.17)

で表現可能であるといえる．従って 3.1節の議論と同様にこの原理を式 (3.2),(3.12)の形
式で表現すると，

Řxx=E[x∗(k)xH(k)] ∈ C
N×N (3.18)

ž=vec(Řxx) ∈ C
N2×1 (3.19)

ただし，ここでも加算アレーの原理の前提を利用しているため，素信号 ss(k)が実数で
あるという前提条件が存在する．
これらを踏まえて 4章以降では実際に提案手法である加算・減算複合アレーにおける

加算アレーパートを実現し，シミュレーションにてその議論の妥当性とDOF拡張効果
について検証する．

3.2 加算・差分複合アレーの配置構成と定式化
本節では，前節で紹介した受信システムにおける加算アレーモデルを従来の差分ア

レーモデルに導入することによって加算・差分複合アレーの実現を考えるとともに，そ
の準最適なアレー配置に関して定式化について検討する．最も主眼に置く目的は目的 1

である従来手法に対する”DOFのさらなる拡張”が実現されることであるが，加えて目
的 2で定めた”連続的な仮想アレーの実現”に基づくホールがなく連続で扱いやすい仮想
素子を実現するような拡張方法についても達成することを目指し議論を進める．生成さ
れた仮想アレーが連続的であることのメリットとしては，信号処理の扱いやすさに加え，
数多くのこれまでに提案されてきたアレー信号処理の手法が連続的なアレーを対象にし
たものが基本となるので応用範囲が広いためである．ここで，実アレーとは物理的なア
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ンテナ，センサを並べたセットのことを，仮想アレーは実アレーから拡張信号処理によっ
て実現された仮想素子と実素子を並べたセットのことを指すとともに，仮想アレー（あ
るいは実アレー）の存在しない位置をホールと呼ぶことを再掲しておく．特に，等間隔
やその他あるルールに基づいて素子を並べていく場合に素子が欠落する箇所をホールと
して扱うことが多い．
前節における議論の通り s1(k)が実数を持つことを前提とした場合，式 (3.2),(3.12)で

示したように，拡張加算アレー入力ベクトル z̃は従来の差分アレーにおける拡張入力ベ
クトル zにおいて通常のアレー入力xから自己相関行列Rxxを生成過程で，複素共役
x(k)xH(k)に代えて共役を取らない転置x(k)xT (k)の表現を使用することで実現するこ
とが可能であることを示した．また，文献 [116],[117]のような手法に対しても差分と加
算を混合した場合に特化した新たな配置方法に対する検討についてはなされていないた
め，その効果を最適に近づけるための配置法として当然適用可能であり非常に価値のあ
る議論であると考えられる．
ここで早速実アレーセンサー配置 {dp}の定式化について検討を進める．定式化され

ることによる利点としては，準最適なアレー配置がアレー素子数などの条件が変更され
る毎に都度改めて配置検討を行う必要がなく得られる点や，ハードウェア，ソフトウェ
アによる実装が式の表現に従えば良いため容易となる点，他手法との比較検討（例えば
DOFや演算量）が可能となる点などが挙げられ，非常に意味のある議論である．ただ
し，準最適と表現したように定式化可能な表現が真に最適なアレー配置とは限らないと
いう点には注意したい．即ち各種制限下において最適化アルゴリズム，全探索をした場
合によりよい配置が存在する可能性は残る．
本検討におけるポイントは減算成分に加えて加算成分を有効利用し，ホールが生成さ

れないよう連続的な仮想アレーが多く並ぶような構成を考えることである．まず，ネス
トアレーとコプライムアレーにおける配置法が差分アレーの代表的な配置であり，両者
とも実アレーの配置を2グループ以上の組（レベル）にして配置を行うという特徴が見
られることがわかる．ここでは，コプライムアレーは原理的に冗長な仮想素子が多く発
生しうるため，特にネストアレーの配置からヒントを得る形でアレー配置を階層（レベ
ル）に分けることを考える．議論の簡単化のため，2レベルのアレー構成の場合かつ素
子数N が偶数の場合について考えると，N/2素子ずつの 2つのアレー群に分けること
ができる．直感的に想像しやすい加算・減算処理の演算後における仮想アレー配列の連
続性に着目し，1層目はネストアレーと同様，基準位置 d0から dN/2−1まで dの間隔ずつ
を空けて並べることとする．即ち，以下で表現される位置に並べる場合，1レベル目の
N/2素子分のみによって生成される仮想素子は加算成分を含めて dN−2成分まで連続的
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に生成されることは自明である．

dp = pd (0 ≤ p ≤ N/2− 1) (3.20)

続いて，2層目の配置 {dαp | 1 ≤ p ≤ N/2}についても 1層目の配置との演算により各
dαp成分に対して減算成分が dαp−(N/2−1)，加算成分が dαp+(N/2−1)まで連続的に生成され
ることを考慮すれば，仮想素子が必ず連続することが約束される最大区間は下記のよう
に表現される．

{(N/2− 1) + (N/2− 1)}d = (N − 2)d (3.21)

即ち，(N − 1)d以上の間隔で実素子を配置した場合にそれぞれ間隔を空けて隣り合う
dαp,dαp+1箇所の実素子から生成された仮想素子どうしは重ならず，かつ連続となりホー
ルも生成しないことがわかる．ただし，dαp は 2レベル目のグループ内における p番目
の素子位置を示し各 dαp 箇所には実アレーが配置される．つまり，以下の条件が dαp と
dαp+1 からそれぞれ 1レベルのアレーとの加減算の演算によって生成される仮想アレー
どうしが冗長性を持たない（重ならない）ための 2層目の配置に対する要求事項であり
十分条件として挙げられる．

dαp+1 − dαp ≥ (N − 1)d, (dαp+1 > dαp, 1 ≤ p ≤ N/2− 1) (3.22)

また上記を満たしかつ確実に仮想素子が連続になるよう（ホールが存在しないよう）並
べるためには，

dαp+1 − dαp = (N − 1)d (3.23)

とすれば良いことがわかる．このようなケースについて確認すると1層目の配列から生
成される加算による連続仮想素子成分 d0, · · · , dN−2に対し，dαp+1 − dαp = dN−1によっ
て生成される仮想素子がうまく1素子分連結させることができる．よって 2層目の最も
小さい位置を取るため基準としやすいdα1 については，その減算成分 dα1−(N/2−1)が dN

の位置にくるような位置，つまり

dα1−(N/2−1) = dN = Nd (3.24)

dα1 =Nd + (N/2− 1)d

=(N +N/2− 1)d

=(3N/2− 1)d (3.25)

を選択することで上述で議論された1レベルと 2レベルから生成される仮想アレーが連
続配置されることとなる．同時に各 dαpの位置は dα1を基準に (N − 1)d間隔で与えて配
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図 3.1: N 素子加算・差分複合アレー構成

置することで決定する．従って実素子の素子数Nが偶数である場合の加算・差分拡張ア
レーに対応する 2レベルアレー構成の配置は以下のように規則性を持った定式化が可能
であり，図式化すると図 3.1のように描かれる．

dp= pd, (0 ≤ p ≤ N/2− 1), (1st-level), (3.26)

dαp = {(N − 1) +N/2 + (p− 1)(N − 1)} d
= {N/2 + p(N − 1)} d
Δ
=αpd, (1 ≤ p ≤ N/2), (2nd-level). (3.27)

このとき，連続する拡張アレー素子数は正の方向に限れば

NP Cont Sum Diff = αN/2 + (N/2− 1) + 1 = (N + 1)N/2 (3.28)

以上となる．嬉しいことに，dα1 + dαN/2−1
の位置に生成される 1素子分も最外仮想素子

として連続的に配置されることも考慮に入れている．つまり上式は，それぞれ右辺第 1

項，2項，3項の順に，最外殻の実素子位置（連続で生成してきた前提に基づいている），
最外殻の素子と 1レベルアレーとの加算で実現される仮想アレー分，上述の追加 1素子
分の和によって導出される．加えて，0素子目と負の方向についても後述の 3.3節で議
論されるように加算・差分アレーの演算によって生成可能であるため，

NCont Sum Diff =NP Cont Sum Diff +NN Cont Sum Diff + 1

=2 {(N + 1)N/2}+ 1 = (N + 1)N + 1 (3.29)

以上の仮想素子が正負併せた全体の連続した素子数として生成されることとなる．た
だし，

NP Cont Sum Diff =NN Cont Sum Diff (3.30)

であり，NN Cont Sum Diffは負の方向に生成される仮想アレーを示すとともに +1分は位置
d0に生成される分をカウントしている．また拡張アレーにおけるDOFについても実素
子の場合と同様，（拡張）アレー素子数NExt.を用いた以下の法則に従い換算すればよい．

DOF = NExt. − 1 (3.31)
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即ち，式 (3.29),(3.31)より

DOFCont Sum Diff = (N + 1)N. (3.32)

加えて，加算の演算によるメリットのうちの一つとして，各実素子どうし（今回は 2レ
ベルの実素子どうし）の成分の加算演算結果の位置がNP Cont Sum Diff = (N +1)N/2より
大きくなるものについては，連続的にはならないがさらに上記NCont Sum Diffの外側に仮
想アレーが配置される点は様々な検討が進んでいる各種拡張アレーの補完手法 [94]-[97]

や高次元のアレー処理 [72]，あるいは不等間隔仮想アレーを検討する際に有効利用でき
れば，さらなるDOF拡張のために貢献できる可能性が残っていることを示している点
について共有しておく．
このようにして，目的 1,2として定めた”DOFのさらなる拡張”と”連続的な仮想アレー

の実現”を達成するような提案アレー構成における定式化が可能であることを議論して
きた．代表的な従来手法との比較によるDOFの拡張効果の検証に関しては 3.4節で議
論を進めていく．配置方法に関する今後の課題としては，奇数の場合の検証，2次元へ
の拡張，真に最適な配置の検討，素子間相互結合や補間や高次元処理への対応など別要
素を考慮した最適配置の検討などが自然かつ意味のある発展内容として挙げられる．

3.3 6素子における実例
本節ではここまで議論を進めてきた提案手法である加算・差分複合アレーについてそ

のDOF拡張効果を含めた各種ふるまいについて理解を深めるため，6素子における実
例をベースに紹介を行う．まず，実アレー素子の配置RをN = 6素子の一例として以
下で与える．

R = {dp, dq} = {0, 1, 2, 8, 13, 18}　 (1 ≤ p ≤ N, 1 ≤ q ≤ N) (3.33)

このとき dpと dqの差分で表現される仮想位置の組み合わせは 27通りであり，以下のよ
うに表現される，

D = {dq − dp}= {−18,−17,−16,−13,−12,−11,−10,−8,−7,−6,

−5,−2,−1, 0, 1, 2, 5, 6, 7, 8, 10, 11, 12, 13, 16, 17, 18} (3.34)

一方，dpと dqの加算で表現される仮想位置の組み合わせは以下の 18通りである．

SP = {dq + dp}= {0, 1, 2, 3, 4, 8, 9, 10, 13, 14, 15, 18, 19, 20, 21, 26, 31, 36}. (3.35)

同様に dpと dqの負の加算で表現される仮想位置の組み合わせは以下となり，SP同様
18通りである．

SN = {−dq − dp} = {−(dq + dp)} (3.36)
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従って式 (3.35),(3.36)より加算アレーは正負の方向を含む以下 35通りの仮想位置の組
み合わせを表現可能となる．

S =SP ∪ SN

= {dq + dp} ∪ {−(dq + dp)}
= {−36,−31,−26,−21,−20,−19,−18,−15,−14,−13,−10,−9,−8,

−4,−3,−2,−1, 0, 1, 2, 3, 4, 8, 9, 10, 13, 14, 15, 18, 19, 20, 21, 26, 31, 36} (3.37)

上記より，加算表現のアドバンテージの一つである基準点から見た �1ノルムに基づく位
置として差分では確実に表現することが出来ない最外実素子よりも外側の成分（今回は
−18未満，18より大きい位置の成分）も加算表現では実現することが可能であることが
確認できる．
ここで，加算集合 S(3.37)と差分集合D(3.34)の両者で実現される拡張アレーにおけ

る仮想素子位置を以下に示す．

C=D ∪ S
= {dq − dp} ∪ {dq + dp} ∪ {−(dq + dp)}
= {−36,−31,−26,−21,−20, . . . , 20, 21, 26, 31, 36}
= {−36,−31,−26, CCont, 26, 31, 36} (3.38)

従って，提案手法である加算・差分複合アレーはトータルで 49個の仮想アレーを生成
可能であり，CContに表現されるように−21から 21までの 43個の連続素子成分が含ま
れる．
結論として，加算・差分複合アレーの連続仮想素子は−21から 21までであり，その

自由度は

DOFCont Sum Diff = 42 (3.39)

にまで上ることがわかる．6素子の場合，DOFCont Sum Diff = 42は差分アレーにおける
DOFの理論限界値DOFDiff Max = N(N − 1) + 1 = 31に比べておよそ 4/3倍大きい値で
ある．ただし，連続でない仮想素子を含む純粋なDOFについてはDOFSum Diff = 48で
あり，最外素子は−36,36に及ぶ．このため前述のように補間法やより高次の処理を利
用した手法，不等間隔アレーに関する検討などが大きく発展した場合，提案手法におけ
るDOF拡張効果はよりその有用性を増すことになるであろう．図 3.2に 6素子加算・差
分複合アレーの構成例を紹介する，ただし，正の方向における連続箇所のみの範囲を示
しており，赤の素子は加算成分でのみ表現される成分を表す．提案手法のコンセプトは
差分アレーのみで発生してしまうホールを差分アレーで補間することでより開口長の大
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図 3.2: 6素子加算・差分複合アレー構成

きく連続的な仮想アレーを実現することである．本節はその一例について具体例を例示
することでその実現の過程についての理解を促進させることを目的とした．

3.4 DOF拡張効果の比較
本節では前節までに紹介してきた加算・差分複合アレーに関して，その大幅なDOF

拡張効果がどの程度であるか他の代表的な手法と比較を行うことで定量的に示す．まず，
差分アレーの自由度の理論最大値DOFDiff Max = N(N − 1) + 1との比較を行う．提案手
法は式 (3.32)よりDOFCont Sum Diff = (N + 1)N であるため

DOFCont Sum Diff − DOFDiff Max = 2N + 1 (3.40)

素子分の拡張効果が見込まれる．言い換えると，

DOFCont Sum Diff

DOFDiff Max
= 1 +

2N − 1

N2 −N + 1
(3.41)

倍の拡張効果であると捉えられる．例えば実素子数N = 4のとき 1.54倍，N = 6のと
き 1.35倍であり，N が増加するごとに等倍に漸近して行くことが式 (3.43)からも理解
できるが，モバイル製品などの実ユースケースで想定される実素子が貴重で少ない場合
に大きな優位性が得られる点は利点であると考えられる．
続けて，差分アレーにおいて代表的な手法でありコプライムアレーよりもDOF拡張効

果の高いネストアレーとの比較を同様に議論する．ネストアレーの自由度はDOFNested =

N2/2 +N − 1 であった．従って

DOFCont Sum Diff − DOFNested =
N2

2
+ 1 (3.42)

素子分のDOF拡張効果があり，

DOFCont Sum Diff

DOFNested

= 2− N − 2
N2

2
+N − 1

(3.43)

倍分の拡張効果に相当する．同様に例えば実素子数N = 4のとき 1.82倍，N = 6のと
き 1.87倍であり，N が増加するごとに 2倍に漸近して行くような値を取るため充分な
優位性と捉えても良いだろう．上記はあくまで (準)最適な定式化の一例であり，各実
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アレー素子数に対するさらなる最適配置，即ち仮想素子数の拡張例も存在し得るうえ，
前述のように効果の期待される仮想アレー補間手法や高次処理を利用した手法，不等間
隔アレーにおける手法などが出てきた場合にはこのDOF拡張効果はより大きな影響を
与えるということを注記しておく．特に最適配置に関する検討は今後の課題のひとつで
ある．
図 3.3において，各代表的な配置法における実素子数N に対する実現可能な仮想ア

レー素子数について比較を行う．上述の数値例による比較を一般化，視覚化した内容と
なり定式化したからこそ可能な議論である．比較対象は，差分アレーの代表例としてネ
ストアレー [20]と改良版のオーギュメンテッドネストアレー [84]，加算・差分アレーとし
てコプライムアレーに適用させた手法 [117]が各種手法を代表する内容であるため妥当
であるとし選択した．図 3.3から我々の提案構成は最も強力なアレー拡張能力を達成可
能なことがわかる．つまり，提案手法はそれぞれの従来手法と比べ，同一の実素子数に
対するDOF拡張効果の観点から最も効率的であるといえる．次いでオーギュメンテッ
ドネストアレー>コプライムアレーベースの加算・差分アレー>ネストアレーの順に
DOF拡張効果が確認される．前述のように，コプライムアレーを用いた加算・差分ア
レー [117]と比較しても，約 2倍程度のDOF拡張効果が確認される点が非常に大きなア
ドバンテージである．
また，図 3.4において，上述の代表的な各配置法における実アレーサイズ（実アレー

配置に必要な開口長に相当）に対する実現可能な仮想アレー素子数について比較検討を
行う．ここでは文献 [117]の手法が最も実アレーサイズ当たりの仮想素子の拡張効果が
高いことがわかる．提案手法は次点であり各差分アレーは上回るような結果である．た
だし，前述の図 3.3で議論したように，提案配置は実素子当たりの仮想アレー拡張効果
の観点では最も効果的であり他手法と比較しても大きな効果が確認されている（図 3.4

におけるマーカーどうしの間隔も同様の拡張効果，ここでは実素子を 2素子を追加する
ごとの仮想素子数と実アレーサイズを表現している）．
本節では，提案手法において目的 1として掲げたDOFのさらなる拡張に基づき，代

表的な手法と比較してもそのDOF拡張効果が非常に大きいことが確認された．よって，
提案手法と加算・差分コプライムアレー [117]によるアプローチの選択については，各
優位性と使用時の用途や状況，そしてその目的によって様々な条件を考慮して選べば良
いだろう．例えば，素子数に依存するコストや発熱，電力効率，周囲へのノイズ影響な
どの観点から実素子数が制約となる場合や必要な拡張アレー素子数が大きい，即ち要求
される精度や分解能が高い場合については，より少ない素子数で効率的に拡張可能な提
案手法を，基板面積や半導体面積，土地面積などによるコストや制約が最重要視される
あるいはマンダトリの場合は実アレーのサイズを制約としコプライムアレー配置を選択
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するというような具合である．

3.5 まとめと今後の課題
本章では 1.3節で掲げた本稿における目的 1”DOFのさらなる拡張”，目的 2”連続的な

仮想アレーの実現”に対応するため，従来数々の手法や構成が提案されている差分アレー
とは異なる全く新規のアレー構成である加算・差分複合アレーの導入について，拡張ア
レーの生成原理に基づきその実現方法と配置構成の定式化について紹介した．その結果，
送信信号に拡張アレーシステムにおいては不自然ではないと考えられる送信シンボルは
実数という制限を用い，各種差分アレーと比較しよりスパースに実アレーを配置し加算
アレーの考え方とその実現方法を提案することで，差分アレーのみでは実現が難しい大
幅なDOFの拡張を実現した．また，その結果構成される拡張アレーにおいて連続性も
保持することができるような構成であることやDOF拡張効果についても実例を交える
とともに従来手法として代表的な差分アレーやコプライムアレーベースの加算・差分ア
レーと比較することで提案手法において大きな効果が確認されることを検証し，その優
位性を示した．
今後の課題として，加算アレー生成のためのアルゴリズムに関しては，入力信号に対

する制限除去，緩和の検討，加算アレーにおけるノイズ成分の理論検証，最適な実装方
法の検討などが挙げられる．また，配置検討に関しては，奇数の場合の検証，2次元へ
の拡張，真に最適な配置の検討，素子間相互結合や補間や高次元処理への対応など別要
素を考慮した最適配置の検討などが考えられる．
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図 3.3: 実素子数に対し生成される仮想素子数の比較
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第 4章

拡張アレーに基づく通信システムの実現

拡張アレーシステムに関してこれまでに発表された差分アレーに代表される様々な論
文においては，DOA推定手法におけるスペクトラムの生成がその大部分を占め，他に
はビームフォーマにおけるビーム形成を行いその特性を評価するまでの研究であり，そ
の送信システム (Tx)，受信システム (Rx)全体の構成に対する提案や通信システムにお
ける最も基本的な評価であるビットパターンの変調から復調までをビットエラーレート
(BER)特性としての評価は行われていない状況であった．そこで，本章では目的 3とし
て挙げた”スパースアレーを用いた拡張アレーにおける変調から復調までを扱う送受信
システムの実現”を進めるための方法に関して具体的な検討を行うとともにそのシステ
ム案について提案を行う．これによって 3章で紹介した拡張アレーの一種である加算・
差分複合アレーも導入した通信システム全体を BER特性によって評価検証することを
狙いとし議論を進める．
本章の構成はまず，4.1においてビームフォーマの一例として差分アレーで紹介された

前例のあるMVDRビームフォーマを例に加算・差分複合アレーへの導入方法について
紹介をする．また，本手法はある条件にて拡張アレー入力における相関行列が不安定と
なってしまうような事例も確認されるため，ロバスト性向上の改善案の一つとしてDOF

を落とさない点が大きな特徴である DL法を初めて拡張アレーに導入する．次に 4.2節
において加算・差分複合アレーを含む拡張アレーを用いた際の通信システムの実現方法
に関して議論を進め，最終的にはTxには手を加えず，Rxシステムのみの信号処理にお
ける工夫で対応可能な手法を提案する．続く 4.3節ではシミュレーションによってDL法
の有用性を示すとともに，メインである提案するアレーシステムの評価をビームパター
ンと前述の BER特性を指標とし評価検証を進めていく．もちろん，本稿のタイトルに
もある加算・差分複合アレーの有効性についても同時に紹介する．最後に 4.4節でまと
めと今後の課題について簡単ではあるが記す流れとなる．

56



4.1 ビームフォーマに対する拡張アレーモデルの応用

4.1.1 MVDRビームフォーマに対する応用

拡張アレーシステムにおけるビームフォーマへの応用の一例として，2.3節で紹介し
たMVDRビームフォーミングへの応用を検討し評価を行う．現状，拡張アレーにおける
ビームフォーマについてはビームパターンの形成に留まるため評価がしづらくDOA推
定と比較しその議論が非常に少ない状況であるが，ネストアレーに対するビームパター
ンの形成の一例は文献 [20]などで紹介されている．ここでは 3章で紹介した提案手法で
ある加算・差分複合アレーへの応用を主として議論を進める．
いま，エネルギーや電力の単位に属する拡張アレー入力ベクトルは式 (3.1),(3.9),(3.19)

によって与えられることを紹介してきた．従ってこれら要素をそのまま並べて繋げてみ
ると，以下のような加算・差分複合アレーにおける拡張入力ベクトル z̄が得られる．

z̄ = [zT , z̃T , žT ]T ∈ C
3N2×1 (4.1)

ここで，上記に対応するウェイトベクトルは以下のように与えることが可能である．

w̄ = [wT
Diff ,w

T
P Sum,w

T
N Sum]

T ∈ C
3N2×1 (4.2)

ここで，wDiff ∈ CN2×1,wP Sum ∈ CN2×1,wN Sum ∈ CN2×1はそれぞれ差分アレーに対す
るウェイトベクトル，加算アレーにおける正の方向，負の方向に対するウェイトベクト
ルを示す．対象となる信号がエネルギーに相当するような次元である点を除けば従来の
アレーシステムと基本的な原理は同一である．このとき拡張アレー入力とウェイトによ
る信号モデルは，以下のように表現される．

ȳ= w̄H z̄

=wDiff
Hz +wP Sum

H z̃ +wN Sum
H ž

=

{
D∑
i=1

wH
Diff(a

∗(θi)⊗ a(θi))σ
2
i

}
+ σ2wH

Diff1N

+

{
D∑
i=1

wH
P Sum(a(θi)⊗ a(θi))σ̃

2
i

}
+ σ̃2wH

Sum−Pos1N

+

{
D∑
i=1

wH
N Sum(a

∗(θi)⊗ a∗(θi))σ̌2
i

}
+ σ̌2wH

Sum−Neg1N (4.3)

ただし，変数 σ2
i , σ̃

2
i , σ̌

2
i は i番目のDOAからそれぞれ差分アレー，加算アレー（正の方

向，負の方向）に入射される拡張信号におけるエネルギーを表現する．σ2, σ̃2, σ̌2につい
ても同様に，それぞれノイズに対応する成分である．また，1N は式 (2.75)で紹介した
ベクトルである．従って，上式は差分アレー入力，加算アレー入力のそれぞれに対して
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フィルタリングした結果の合成の形式であるとも捉えられる．これらそれぞれを別々に
演算することによるオペレーションの効率化，最適化の見込みについても可能性を感じ
ており，今後の検討内容として挙げられる．ここまでは原理や記載の明確化，明瞭化の
ため，各ベクトルにおける冗長性は含んだままの形式で紹介を進めてきたが，ここから
は演算量の削減目的を含めて各ベクトルの冗長性を削減するとともに拡張アレー素子の
昇順に対応させたような要素を並べた拡張入力ベクトル z̄m ∈ CNm×1を用いて考えるこ
ととする．すると，

ȳm = w̄H
mz̄m. (4.4)

z̄mの与え方については何通りか考えられるが，ここでは式 (2.78)で紹介されたような
差分アレーによって生成される zの要素を優先的に採用し，加算アレーから生成された
z̃, žの要素は補完的に採用することとした．理由としては加算アレーはアレー入力信号
の表現は可能であるが，3.1節で紹介したように現段階ではノイズ σ̃2, σ̌2における厳密性
までは保証できていないためである．ただし，あくまでノイズに対する話であるため加
算アレー成分を主として，あるいは例えば平均化などの操作を用いることで差分アレー
成分と混合して使用しても充分にビームフォーマとしては機能するであろうと想定され
る．あるいはより複雑であるが [116],[117]のような手法を用いてもよい．
拡張の領域であるものの，前述のとおりアレー出力は入力に対して複素ウェイトで処

理をしたレガシーともいえる一般的なアダプティブアレーと同様の形式で表現されるた
め，ビームフォーミングや空間フィルタ設計の多くの技術が適用可能な状態であること
が改めて理解可能である．今回は初期の段階としてMVDRビームフォーマと続く 5.3節
では空間フィルタ設計をその一例として選択し評価を進めたが，より移動環境における
追従性を追求したい場合などには LMSやRLSに代表されるような逐次更新型のアダプ
ティブアレーを，またより広帯域に適用させるためには TDLをはじめとした時間領域
も含めた処理を選択するなど多くの手法の適用による性能や機能の拡張が可能であると
想定している．
いま，式 (4.4)におけるウェイトベクトルに対し，MVDRビームフォーマの適用を考

えると，2.3.1で紹介したような以下の所望波のDOAに対する拘束条件付き最適化問題
の解として導出される．

w̄MVDR m =
R̄

−1
zmzmām(θ1)

ām(θ1)HR̄
−1
zmzmām(θ1)

∈ C
Nm×1 (4.5)

ただし，

R̄zmzm = z̄mz̄
H
m ∈ C

Nm×Nm (4.6)
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は冗長性を除去した拡張入力ベクトル z̄mにおける自己相関行列を示し，ベクトル ām(θ1) ∈
CNm×1は所望波のDOAである θ1に対応したサイズや構成要素が z̄mと同様の順である
理想ステアリングベクトルである．MVDR使用時の前提条件として θ1は既知としてい
るため，ām(θ1)もアレー構成を利用者が設定することから既知となる内容である．つま
り，θ1の情報については，事前情報として与えられていない場合はDOA推定手法を用
いるなど別の方法によって得る必要がある点を記しておく．式 (4.3)の形式で表現される
ウェイトベクトル w̄，あるいは差分アレー，加算アレーのみに対応するウェイトベクト
ルであるwDiff やwP Sum,wN Sumに対してそれぞれMVDRフィルタを採用するような
ケースにおいても同様の考え方，形式でwMVDR,wMVDR Diff ,wMVDR P Sum,wMVDR N Sum

のように与えることができる．このようなウェイトを用いることにより，提案手法にお
ける拡張アレーに対するビームフォーミングが可能となる．

4.1.2 DLに対する応用

前節におけるMVDRフィルタの設計について，拡張アレー入力信号における相関行
列の精度に依存することは式 (4.5)を見ても明らかである．例えば，スナップショット
数が少ない場合や SNRが高くノイズが少ない場合に行列が安定でなくなりランク欠損
が生じることがあることは 2.3節でも紹介した通り一般的な従来のアレー構成でも知ら
れており，また後ほどシミュレーションにおいてその実動作による検証を紹介するよう
に拡張アレーにおけるトレース検証においてもメインビームを所望の方向から失ってし
まうような事例が多々確認されロバスト性に課題がある条件が存在することを著者らは
確認している．この課題に対する対策となるランク回復の手法としてよく知られる空間
平均法についてはMUSIC法との組み合わせなどで各論文で採用されその効果も証明さ
れているが，扱う対象の次元，即ちDOFを減少させなければならない点が分解能や精
度，フィルタ設計の柔軟性の観点からは大きなデメリットとなる手法といえる．そこで
今回，まずは信号復元のためメインビームにおけるロバスト性の向上を主な目的としつ
つ拡張アレーにおける優位性であるDOFの拡張効果を保持するために，新たに空間平
均法ではなく 2.3.2で紹介したDL法を用いたランク回復を初めて拡張アレーに実装し
検証を進める．具体的にはDL法は以下の式によって実現される．

R̄DL zmzm = R̄zmzm + δINm ∈ C
Nm×Nm , (4.7)

ただし，δば調整係数であり，大きくするとランク回復能力は上がるがノイズを付加し
ているという側面もあるためその精度は落ちることになるような，トレードオフの関係
であることに注意したい．加えて式 (4.7)からもわかる通り，DL法のメリットは実装の
容易性と演算量の少なさを兼ね備えている点も挙げられる．すると，この R̄DL zmzmと
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式 (4.5)より，自己相関行列 R̄zmzmを以下のようにDL対応したもので置き換えること
によりMVDRビームフォーマに導入することが可能となる．

w̄MVDR m =
R̄

−1
DL zmzmām(θ1)

ām(θ1)HR̄
−1
DL zmzmām(θ1)

∈ C
Nm×1 (4.8)

DL法を拡張MVDRビームフォーマに適用させることで，空間平均ベースのランク回復
手法とは異なり大きなアドバンテージであるDOFを減らすことなくメインビームのス
テアリング性能においてよりロバストなビームフォーミングの実現が可能であることを
シミュレーションによる評価において確認する．

4.2 拡張アレーシステムの実現
本節では，拡張アレーを用いた通信システムの構成を提案し，その評価を送信/受信

ビットの比較であるビットエラーレート (BER)の指標で評価することを狙いとするこ
とで目的 3の実現を図る．既存の拡張アレーに関する論文については，DOA推定にお
けるスペクトラムの生成やビームフォーミングにおけるビーム形成とその性能の評価に
留まる提案のみであったため，信号の送受信全体を実装し評価する点は新規性に該当す
る．よってまずはとにかくTxにもアイディアを加えて実現可能なシステムを提案した
後，既存のシステムが流用しやすいようTxには手を加えず従来のままとし，Rxのみの
処理変更によって実現可能なシステムについて検討を進める．

4.2.1 送信システムの実現

早速であるが，図 4.1に提案するTxシステムのモデルを示す [100]．まず，送受信の
対象であるベースバンド信号のビット（シンボル）シーケンス ŝs(k)を疑似ランダム信
号 (PRBS：Pseudo Random Binary Sequence)として生成するとともに，後述するよう
な狙いを持って 2値位相シフト変調 (BPSK：Binary Phase Shift Keying)あるいは振幅
変調 (ASK：Amplitude Shift Keying)によって変調する．そして帯域制限を行いシンボ
ル間干渉 (ISI)による影響を低減させるために ŝs(k)をオーバーサンプリングした後に
ルートコサインロールオフフィルタによるフィルタリングを施した信号を ss(k)として
表現する．その後，搬送波（キャリア）e−j(2πfck)を ss(k)に乗算することで変調し，搬
送波に乗せた信号を送信アンテナから送信することを考える．ここまでは一般的なTx

シ ステムに準拠した処理であり，通常では ss(k)e
−j(2πfck)のように与えるところである

が，このとき受信側での拡張アレー処理において避けられないエネルギーの次元への遷
移，即ち相関処理による拡張アレー入力の生成処理における2乗のオペレーションによ
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図 4.1: Txシステムモデル

りシンボルの正負の区別がわからなくなる問題の容易に考えられる対策案の一つとして，
振幅の中央値を正の方向に充分な量 βだけシフトさせるような処理を考える．即ち，送
信信号は以下のようになる．

s1(k) = ss(k)e
−j(2πfck) + β (4.9)

特に送信シンボルが”−1”,”1”かつ搬送波が上記で与えられるような場合については，例
えば β = 1，即ち s1(k) = ss(k)e

−j(2πfck) + 1としても対応可能である．ただし，ノイズ
の影響は当然受けるため β = 1の妥当性については議論が必要である．ここでの狙い
は，IQ平面とされる複素数平面上の第一象限に収まるような振幅で送信信号（受信信
号）を与えることで，復調時に 2乗の影響を復元する際に正負が不明になるという問題
が明示的に解消されるためである．あるいはエネルギーの効率化の観点からは第一象限
に拘らずとも β = 0.2のように与えると，BPSKに対しては”−1”,”1”で表現されるビッ
トパターンが”−0.8”,”1.2”に変化し，エネルギーの領域に遷移しても理想的には判別可
能となるだろう．上述の問題は，提案手法における固有の問題というわけではなく，従
来のネストアレーなどに代表される差分アレーでも同様に起こる問題である．その他符
号化の効率は落ちるがデータ長を増やすことを許容可能であれば正負の判定用のシンボ
ルを挿入するという手段なども一つの対策として考えられるが，位相情報を含む各種変
調への応用については何らかの対策方法が必要となるため今後の検討課題のうちの一つ
である．
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図 4.2: Rxシステムモデル

4.2.2 受信システムの実現

はじめに，提案するRxシステムについて加算・減算複合アレーを適用させた際の記号
を例に挙げつつ図 4.2に示す．こちらも拡張アレーの一種である従来の差分アレー，例
えばネストアレーやコプライムアレーを含む手法に対して，同様のシステム構成が適用
可能である．[100]においても紹介している構成となり，復元されるべき対象の受信信号
列 s̄s �= ŝsは通常のアダプティブアレー同様，空間領域に対する信号処理用のウェイト
とアレー入力によって復元されるべきであり，ここでの表現としてはウェイトベクトル
w̄MVDRと拡張アレー入力ベクトル z̄を用いることとする．実際は w̄MVDR m,z̄mに置き
換えて対応することが多いと考えられる．
まず，一般的なモデルと同様に，4.2.1で生成した信号を所望波信号入力 s1(k)，所望波

と同条件にそろえるために同様のプロセスでエネルギーシフトを採用し生成した信号を
干渉波信号入力 s2(k)～sD(k)，さらにPRBS信号として生成したAWGNをそれぞれの
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エネルギー，振幅を考慮し加えることで以下のようにNon-ULA配置のアレー入力x(k)

を与える．

x(k) =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ad1(θ1)s1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad1(θi)si(k) + 10−SNR/20nd1(k)

ad2(θ1)s1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad2(θi)si(k) + 10−SNR/20nd2(k)
...

adN (θ1)s1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 adN (θi)si(k) + 10−SNR/20ndN (k)

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦ (4.10)

ただし，（所望波）信号対干渉波信号比 (SIR：Signal to Interference Ratio)，（所望波）信
号対雑音比 (SNR)は振幅の領域においてdBの単位で表現している．ここでは一旦Tx側
とRx側のエネルギーの関連性は切り離している．全エネルギーや各要素のエネルギー
が 1となるように正規化して扱うこともあるが相対的な関係性は上記と等価であるため
それぞれ同等の検討であるとみなすことができる．続けて，このアレー入力をもとに 2.5

～4.1節までに紹介してきたメインの議論である拡張アレー信号処理を施すことを考え
る．拡張アレー入力を生成することから始めることになるが，Rxx,R̃xx,Řxxを生成する
ための自己相関処理におけるスナップショット数は，拡張入力信号 z̄を式 (4.3)のような
信号復元用の対象とする場合と，式 (4.5),(4.6)のようなウェイト w̄MVDRの生成等のた
めの信号処理用で区別せず敢えて並列処理等で扱わない場合には，シンボル期間内に収
める必要性が生じる．これらのスナップショット数は明示のない場合は一般的に同じで
あることも想定されるが，演算量やリアルタイム性，符号効率化の観点から別々に与え
ることも可能である．よって今回はそれぞれ別々の値で与えることとし，拡張信号処理
用のスナップショット数はシミュレーション諸元に記載した値で，所望信号の復元用は
オーバーサンプリング後のサンプルに対して時間平均処理をせず 1サンプルで与えるこ
ととする．従来手法である各種拡張アレーに対しても同様で与えるため純粋な比較であ
ることに違いはない．
上述のように実現された拡張アレー入力をもとに，拡張アレー信号処理，例えば 4.1

節で議論したようなウェイトやビームパターンを生成した後，空間フィルタ処理を施す．
すると，自己相関の演算によりエネルギーやパワーの単位に属して振る舞う空間フィル
タ出力 yMVDRが得られる．続けてここでは元の送信信号同様である振幅の単位に戻すた
め，ルートの演算処理を導入する．まず，4.2.1で扱った事前のシフト処理の効果により
第一象限内に留まるように，あるいは区別可能なように実現されたフィルタ出力 yMVDR

に対し (yMVDR)
1/2の演算を行う．ここで (yMVDR)

1/2は単射であり写像による演算である
とみなせるような工夫をしているため，一意に解が定まることとなる．その後，事前に
操作したシフト分である+βを元に戻すような操作を実行することをゼロセンタリング
シフトと呼ぶこととし，この操作を実施するための手段の一例として今回は (yMVDR)

1/2
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に対しその時間平均値をシフトオペレータ βAveとして使用する．つまり，

ȳc(k) = (yMVDR)
1/2 − βAve (4.11)

βAve =E[(yMVDR)
1/2] (4.12)

簡易的に取り入れたこの手法が有効なケースは，送信ビットパターンにおける”0”と”1”

の出現頻度がほぼ同一であることが前提となることに注意したい．他には事前のシフト
量の情報を与えておき，同様の量だけシフトするなどの手法も考えられるが，ノイズや
各種演算を含むためシステムにおける処理全体でエネルギーが一定に保持されていない
と有効でなく扱いづらいのではないかと考える．このゼロセンタリングシフト後の出力
ȳc(k)は第一象限に留まらないような情報として復元される．最後にTxシステムの逆処
理，即ち ej(2πfck)を掛けることで搬送波からの復調を s̄(k) = ȳc(k)e

j(2πfck)のように行い，
ルートコサインロールオフフィルタ処理を実行する，その後オーバーサンプリング分を
相殺するようなレートでデシメーションをすることで復調処理を進める．結果として，
Tx-Rx両システム通過後の出力シンボル s̄s(k)が得られることとなる．このように実現
されたシステムのアレー出力列 s̄s(k)と理想入力シンボル列 ŝs(k)を比較することで通
信システムのBERによる評価が可能となる．次節以降で性能の評価検証を進めていく．

4.2.3 送受信システムの改善

ここまで紹介してきた図 4.1，図 4.2で紹介した送受信 (Tx/Rx)システムモデルの改
良について考える．4.2.1，4.2.2に記載したモデルについて見直すと，Rx側において送
信シンボルの判別を行えるようにTx側にて βだけエネルギーのシフト操作をしていた．
一方，Tx側については追加のオペレーションがない方が，別手法とのシステムの互換性
などを考えた際に採用しやすいと考えられる．よって，ここでは図 4.1中のエネルギー
のシフト演算を省略しつつ，エネルギーの領域に変化してしまうシンボルの復元時に正
負の判別が可能となるようなしくみについて特に復号の対象である所望波の振る舞いに
着目して簡単に紹介する．
結論としては，図 4.3，図 4.4に示すようなシステムモデルに修正，Rx側に+βシフ

トの処理を移動することで対応可能となると考えられる．即ちアレー入力信号x(k)に
対し，以下の演算を施すこととする．

xβ(k) = x(k) + βRx (4.13)

このとき，式 (4.10)によって表現されるような干渉波成分や雑音を含んだ入力信号全体
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に対し上記の演算が適用されることになる．

xβ(k) =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ad1(θ1)s1(k) + βRx + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad1(θi)si(k) + 10−SNR/20nd1(k)

ad2(θ1)s1(k) + βRx + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad2(θi)si(k) + 10−SNR/20nd2(k)
...

adN (θ1)s1(k) + βRx + 10−SIR/20
∑D

i=2 adN (θi)si(k) + 10−SNR/20ndN (k)

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.14)

通信路における所望波の減衰量を考慮した場合や 4.2.2でもコメントを記載したような
Rx側におけるエネルギーの正規化を実施するなどで所望波に影響を与えるようなパラ
メータが αc(0 < αc < 1)倍であるとした場合，βRx = αcβで与えるとすると以下のよう
な変形が可能となる．

xαc(k) =

⎡
⎢⎢⎢⎢⎢⎣

ad1(θ1)αcs1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad1(θi)si(k) + 10−SNR/20nd1(k)

ad2(θ1)αcs1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 ad2(θi)si(k) + 10−SNR/20nd2(k)
...

adN (θ1)αcs1(k) + 10−SIR/20
∑D

i=2 adN (θi)si(k) + 10−SNR/20ndN (k)

⎤
⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.15)

xβ α(k) =xαc(k) + βRx

=αc(a(θ1)s1(k) + β) + 10−SIR/20

D∑
i=2

a(θi)si(k) + 10−SNR/20n(k) (4.16)

ここで 4.2.1,4.2.2で紹介したモデルとの違いについて確認すると，所望波成分に着目し
た場合に s1(k) + βの演算後にアレーモードベクトル a(θ1)によって受信時に回転する
(s1(k) + β)a(θ1)か，あるいは+βの演算前に既に回転したものに対してシフトさせる
a(θ1)s1(k) + β かの違いが存在する．つまり，IQ平面上の原点を中心として回転する
か，+βを中心に回転するかの違いが存在することとなる．前者については通常のモー
ドベクトルによる表現に相当するため特に工夫も必要なく後段の信号処理が進められる
ので，続くシミュレーションで採用している．また，後者についてもアレー配置に依存
するモードベクトルの性質を上手く扱うことで，例えばDOA推定手法などによって得
た所望波の位相情報を考慮する（MVDR等既知の前提に基づいている手法も多い）こ
とにより，少なくとも所望波に対してビームフォーミングをはじめとするアレー処理に
おける対応は可能であると考える．より具体的な対応方法に関しては今後の検討課題と
して紹介する．
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図 4.3: Txシステムモデル（一般的）

4.3 シミュレーション
本節では 4.1,4.2節で紹介したMVDR+DL手法を利用したビームフォーマを導入した

送受信モデルについて，3章でその理論構成を紹介した提案手法である加算・差分複合
アレーと差分アレーの代表例であるネストアレーとの特性比較についてシミュレーショ
ンを行うことで評価検証を行う．まず，DL法の拡張アレーへの応用による効果や振る
舞いの変化を差分アレーの代表的手法として実績のあるネストアレーを題材に確認した
後，既存の文献では紹介がなされていない送信信号の変調から復調までを扱う通信シス
テム全体の評価としてその評価の原点ともいえるBER特性に基づき検証を進める．そし
て従来手法と今回提案の加算・差分複合アレーの両者が応用可能であることを示すとと
もに，特性の評価により提案手法の優位性である DOF拡張効果について確認していく．

4.3.1 拡張アレーに対するDL導入における性能評価

本パートではシミュレーションを通じて 4.1.2で紹介したDL法の効果について検証
を行う．拡張アレーへのDL法の導入は [98]発表時において未検証であった内容である．
前述の説明の通りであるが，空間平均法は（共分散）行列のランク回復手法として非常
に有名な手法ありDOFが手法によって 1/2～1/3程度減少してしまうというデメリット
は存在するが，拡張アレーにおいて拡張入力信号が無相関の場合にも互いに相関性を持
つようになるという性質からその相関性の抑圧効果を見込み，MUSIC法への応用を筆
頭に様々な手法で用いられその有用性が確認されている．しかしながら，SNRが高い環
境即ち雑音が少ない環境やスナップショット数が少ない環境においてはランク欠けや不
安定性の問題が改善しきれないことがあり，我々の検証段階でビームフォーマの例にお
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図 4.4: Rxシステムモデル（改善版）

いてはこれら条件によって所望信号の復調に対し最も重要であるメインローブがうまく
構成されずに所望波とは別の方向を向いてしまう，あるいはサイドローブが所望波同等
レベルに大きくなるような例もシミュレーションにて後述するが観測されている．
従って，上記環境における問題の解決法としてDL法を用いることで拡張アレーにお

いて大幅に増加されたDOFを減らすことなくロバスト性を向上させることをここでの
狙いとする．まず，シミュレーション諸元は表 4.1に記載の条件で設定する．特筆すべき
点としては，配置方法はネストアレーに属するNon-ULAの配置を使用し，ビームフォー
ミング手法は 2.3.1や 4.1.1で議論した拡張アレーにおいてもビーム形成例について提案
実績のあるMVDRビームフォーマを採用するとともに，拡張アレーを利用する意義を
与えるために干渉波数D − 1 = 13は通常の古典的とも呼ばれるアレー信号処理ではヌ
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表 4.1: シミュレーション 4-1諸元
Array configuration Nested array

Beamforming MVDR+DL

No. of array elements N 6

Sensor allocations {dp, dq} {0, 1, 2, 3, 7, 11}
No. of input signals D 14

Unit array interval d λ/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave −20◦

DOAs of interference waves
−80◦,−60◦,−45◦,−25◦,−22◦,−18◦,

5◦, 20◦, 30◦, 40◦, 45◦, 60◦, 70◦,

SNR 10 dB

SIR −3 dB

No. of snapshots 500

ルビーム形成が不可能なN ≤ Dの条件を満たすように与えることとする．変調方式は
4.2節で議論したようにこの後の提案手法におけるシミュレーションとの一貫性を保つた
め BPSKを採用したが，あくまでDL法の応用といった観点からは QPSK(Quadrature

Phase shift Keying)やQAM(Quadrature Amplitude Modulation)などのように変調に
位相成分を含む方式（一般的には複素表現で記述される）も利用可能であることは同様
の差分アレー上においても検証済みである．また，所望波の到来方向−20◦については
左右対象でない場合にも極性含めきちんとビーム形成が可能なことを確認するため0◦以
外の適当な位置を選択した．もちろん，0◦においても動作することは検証済みである．
上述のようにDLによる改善効果を確認する目的のため，自己相関行列が不安定になる
可能性がある高めの SNR= 10dBに加えて，スナップショット数も控えめの 500で与え
ることとする．
図 4.5(a),(b)において，DL法を用いない場合とDL法における δの値をそれぞれ δ =

0.1, 105, 106, 107と変化させた際のビームパターンの変化の様子を確認する．所望波，干
渉波は表 4.1に記載の到来方向を持ち，図中において赤の矢印は所望波の到来方向を，黄
色の矢印は干渉波の到来方向を表現している．(a)と (b)の違いに関しては，それぞれの
条件は雑音（PRBS(疑似ランダム列)であるため，レベルは同様）以外は表 4.1に記載
の通り同様であり，別の独立試行であることを示している．
まず，黒点線のDL法を用いない場合について図4.5(a)，(b)の比較を進めると，−20◦

の所望波方向に着目した場合に理想的には0dBとなることが期待される方向であること
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を前提に，(a)についてはビームが向けられている様子が確認されるが (b)は所望波方
向に必要なメインビームが観測されないことがわかる．そして，各試行において生成さ
れるビームパターンが異なるため，ロバスト性は低く何らかの改善が必要であることが
わかる．これはそもそもメインビームが所望波方向に向かないことがあるという大きな
問題であるといえる．ここでは 2回分の例を掲載したが，別試行を行うとまた所望波に
ビームが向くとは限らないような図 4.5(a),(b)とは別のビームパターンが形成されるこ
とが確認されている．
次にDLを利用した際の改善の様子を確認すると，今回設定したどの δの値において

も自己相関行列の安定化による効果により確実にメインビームを向けられていることが
わかる．また，図 4.5(a)と (b)を比較してもほぼ同様の形状のビームパターンが得られ
ており，重要な指標の一つでもある再現性が高くロバスト性が向上したと捉えることが
できる．続けて δの変化にフォーカスを当てて検討を進めると，δの増加に伴いサイド
ローブの低減が観測されている．2.3.2でも紹介したようにDL法の原理的には δの値に
正の相関を持ち雑音が増加している状態と捉えることが可能であるため，所望波のDOA

以外の角度全体のノイズを抑えるようなビームパターン形成，即ちサイドローブの低減
に繋がることは原理的にも一致する振る舞いであると考えられる．ただし，δの値は適
当に増やせばよいというわけではなく，所望波方向にメインビームを向けるような拘束
条件に基づきある一定のパターンに徐々に収束していくような振る舞いとなる．雑音を
印加していることに相当するため，干渉波抑圧性能に寄与するヌルパターンの精度や深
さは上述の性能とトレードオフであると考えられ，δを 106や 107のような大きな値で
与えることはサイドローブの低減を特化させるようなパターン形成をしていると捉えら
れる．
加えて補足としては，所望波が実数であるという制約をうまく利用した提案手法に対

して干渉波，不要波の抑圧性能観点では，これらが位相変調を含む形式である場合につ
いても，上述のような δを強調させたDL法を用いた際のビームパターンの性質を考え
ると，所望波以外を抑圧する，即ちサイドローブを全体的に低くするような原理によっ
て，干渉波や不要波の抑圧が狙い撃ちとはならないが全体的に可能であるため一定の効
果を発揮するといえるだろう．ここまで性能検証，動作理解を行ったMVDR+DL法を
加算・差分複合アレーに対しても導入することで，同様にビーム形成のロバスト性を増
加させることが可能となる．結果として通信システムとしてのロバスト性向上が実現さ
れ性能評価が可能な状態となるため，続く 4.3.2ではシステム全体のシミュレーション
評価検証の内容を紹介する．
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(b) 試行例 2

図 4.5: 6素子ネストアレーによるビームフォーミングにおけるDLの適用効果の比較
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表 4.2: シミュレーション 4-2諸元
No. of array elements N 6

Beamforming MVDR＋DL

Sensor allocations {dp, dq}
Nested array {0, 1, 2, 3, 7, 11}

Sum&Diff array (Proposed) {0, 1, 2, 8, 13, 18}
No. of input signals D 14

Unit array interval d λ/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave −20◦

DOAs of interference waves
−80◦,−60◦,−45◦,−25◦,−22◦,−18◦,

5◦, 20◦, 30◦40◦, 45◦, 60◦, 70◦

SNR −20 to 20 dB

SIR 20 dB (ex. 1), 10 dB (ex. 2)

No. of snapshots 500

4.3.2 提案アレーシステムにおける性能評価

ここでは，4.2節で紹介し 4.3.1でその原理に基づく振る舞いとそのロバスト性の向上
効果について検証を実施したMVDR+DL法によるビームフォーミングをRxシステムに
おける拡張信号処理に対して導入した際の通信システムの評価を行う．シミュレーショ
ンにおける諸元は 4.2に記載する通りである．基本的な内容は 4.3.1との整合性をとるた
め同様に与えているためその詳細については割愛するが，周囲ノイズに対する BER特
性の変化に対する評価を実施するためにSNRを−20dBから 20dBにスイープしている
点と，BERによる検討が可能となる程度のSIRとして (ex.1)ではSIR= 20dBを，(ex.2)

では SIR= 10dBを与えて評価を進める．また，ここから本稿における主題であり提案
手法である加算・減算複合アレーの評価を従来手法において最も有名かつ実績のある代
表例として挙げたネストアレーとの特性の比較を正確に行うため，実アレー素子数Nは
ネストアレーとともに同様のN = 6で定義し，差はその配置方法，即ち 3.2節で実施し
た定式化の議論に従った配置とする．よって，本シミュレーションにおける提案手法と
従来手法の差は純粋にそのアレー配置構成と拡張信号処理方法の特に加算アレーの生成
箇所のみであり，その他諸元や使用するアルゴリズムは同様であるため，妥当な比較検
証が実施されていると捉えて差し支えないと考える．
図 4.6(a)，(b)において，従来手法と提案手法におけるビームパータンの違いを比較
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を行う．前提として，DL法は前述のとおり両者に適用しており，当然，環境（SNRや
干渉波，遅延波の SIR）や素子数，所望波のエネルギーやその他要素に依存して最適な
パラメータ δの値は変化すると想定されるが，δの値は 4.3.1で確認した議論や次に示す
BERの評価を考慮しある程度良好なパフォーマンスが実現できているかつビームパター
ンにおいて変化が確認されると判断した δ = 106を選択している．加えて，従来手法と
比較し提案手法はDOFの大幅な拡張が実現可能な点がその大きなアドバンテージとし
て挙げられることを思い出すと，提案手法は 42本のヌルビームを形成可能であるのに
対しネストアレーは 22であり約 2倍の差が存在することがわかる．DOFとヌルビーム
の数が一致するという内容についてはフィルタ理論の観点からその多項式の極とゼロ点
に対する考察によって導かれることが知られており，DOFが大きいことは即ちフィルタ
設計の自由度や精度を上げられることを意味する．2.2においてその原理を紹介したよ
うに，ビームパターンを空間領域のフィルタとして捉えることも可能であるため，ここ
ではフィルタをビームパターンと置き換えて捉えることも可能である．
まず，SIR= 20dBの条件におけるシミュレーション結果を示す図4.6(a)について議論

を進める．前述のDOF拡張効果により，提案手法はより細いメインビームが実現でき
ているとともに，より多くのヌルビームが形成されていることは図 4.6(a)からも観測可
能である．特に，各干渉波に対する抑圧効果を具体的に確認すると，ヌルビームの効果
は提案手法において−80◦，−40◦，−22◦，−18◦，30◦，70◦の方位角に対して明らかな優
位性が確認され，従来手法の方が優れていたのは60◦のみである．その中でも所望波の
DOA−20◦に対し，近接干渉波−22◦，−18◦が入力される状況であるため，近接干渉波の
抑圧性能はメインビームの分解能の向上から波及する利点と理解でき，次にシミュレー
ションを進める BER特性にも大きな影響を与えると考えられる．また，サイドローブ
のエネルギーも全体的に提案手法の方が低く雑音耐性が向上されていることがわかり，
総じて提案手法の方が良好な特性であると判断可能である．
次に，図 4.6(b)の確認において SIR= 10dB条件下でのビームパターンを示す．その

概要は図 4.6(a)と同様である．ヌルビームの効果は提案手法において図 4.6(a)と比較し
1波分多い−80◦，−40◦，−22◦，−18◦，70◦の方位角に対して明らかな優位性が確認さ
れ，従来手法の方が優れていたのは60◦のみである．所望波と近接波の関係に関しても
同様であるためここでは割愛するが，こちらも総じて提案手法の方が良好な特性を実現
していると判断できる．サイドローブのエネルギーレベルについては，図 4.6(a)同様提
案手法の方が全体的に低めであるが，提案手法，従来手法ともに図 4.6(a)と比較すると
干渉波の影響を抑えようとすることでビームパターンに変化が起こり所々で大きくなっ
ていることがわかる．
次に，図 4.1，4.2で提案したTxから Rxまでを包括する通信システムにおける特性
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の評価の一例として，BER特性について検証を進める．BERとは Bit Error Ratioで
表現されるようにTxシステム中の送信信号におけるビットパターンと通信都を経由し
た後のRxシステムにおいてその受信信号に対し信号処理を施した後の復元信号におけ
るビットパターンについて両者を比較し，各ビットが一致しているかどうかを判定しそ
のエラー確率を示すような指標であり有線，無線，光などをはじめとする各種通信路，
変調，復調，各種信号処理などの影響による信号の変化，劣化が最も重要な情報である
ビット自体を変化させてしまうような影響を与えるかどうかを評価するために一般的に
利用される．当然エラー率は低い方良いと判断される指標であり，シンボルやパケット
などの単位でも同様の議論は存在し，今回はシンボル=ビットとして与えている．各シ
ミュレーションの諸元，環境についてはビームパターンと同様 4.2に基づき，SNRにつ
いてはスイープさせることでBER特性を描くこととなる．
ただし，DL法における δについては前述のとおり最適な値は諸元によって変化すると

想定されるが，δの値は図 4.7それぞれの結果の変化とグラフの見易さを考慮し，基準と
してメインビームに対するロバスト性は確保可能である δ = 0.1に加え，δ = 105, 106, 107

をここでは選択した．δを増やすと 4.7(b)における δ = 105から δ = 106，107と変化
させた場合と同様な傾向を持ち高SNR領域での特性改善に繋がるが，本諸元における
−20dB～20dBの範囲の確認では δ = 1010程度の δで特性変化の飽和が確認されること
は検証済みである．
まず初めに概要かつ最も重要なポイントとして，図 4.7(a),(b)において通常の通信シ

ステムにおいて正しい通信状態を示すような BER特性の概形が観測されていることが
わかる．即ち 1.3節で目的 3として挙げた”スパースアレーを用いた拡張アレーにおける
変調から復調までを扱う送受信システムの実現”が達成できていると考えられる．
ここより詳細の確認に移り，図 4.7(a)によって干渉波が 13波到来している状態にお

ける SIR= 20dBの条件に関して確認を進める．図 4.7(a)において，提案手法の加算・
差分複合アレーは従来手法であるネストアレーと比較し大幅な特性改善が観測される．
特性改善の要因としては，前述のビームパターンの例からもわかるように，そのDOF

拡張効果によって分解能が上がることで狭いメインビーム幅が実現でき，所望波直近の
−22◦,−18◦の方位角から入射する近接波の影響を正しく除去できている点が最も影響し
ていると考えられる．従来手法であるネストアレーに関して確認を進めると，δ = 105, 106

において SNR≥ 2dB程度からBER< 10−1を実現するような特性の改善が確認される．
また，提案手法に関して δごとに確認を進めると，δ = 0.1では SNR≥ 6dBの領域でネ
ストアレーの δ = 105, 106よりは多少劣るもののBER≤ 10−1に辿り着いていることがわ
かる．さらに，δ = 105の例に関してはSNR≤ 6dBの領域は図からはわかりづらいがほ
ぼ δ = 106と重なっており，SNR≥ 18dBの領域においてBER特性の劣化が現れるよう
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な特性である．この現象は SNRが高い状況であるため，ノイズ抑圧の必要性が SNRが
低い場合と比較し相対的に下がることによりサイドローブが上がってしまうことで干渉
波の影響が高まるような現象に起因していると考えられる．定量的には SNR≥ 1dBの領
域においては BER< 10−2を実現しており，SNR≥ 4dBの領域においては BER< 10−3，
5 ≤SNR< 18dBの領域においてはBER< 10−4のパフォーマンスが実現できていること
がわかる．δ = 106の場合は上記と同様であるが，SNR≥ 18dBのエリアにおいてもサイ
ドローブの低減効果により BER特性における劣化は観測されず，ロバスト性が上がる
ことで良好な特性が維持できていることがわかる．また，前述のようにグラフ上には記
載していないが，δの値を δ = 1010, 1020と変化させたところ同範囲においては δ = 106

と同様の特性が得られることが確認できている．よってここでは充分に大きな δの値を
与えることがこの手法の延長線上におけるサイドローブを下げるようなビームの変化に
おいては行列の安定性と高SNR領域での特性の維持に対して重要であることがわかる．
次に，図 4.7(b)では (a)と同様のシミュレーション諸元においてSIR= 10dBとした際

の結果を示す．全体の傾向は図 4.7(a)と同様であり，提案手法が従来手法に比べて良い
特性を示している点もそのDOF拡張効果を活かして所望波に近い到来方向−22◦,−18◦

を持つ近接干渉波の抑圧性能が改善されたお陰であると考えられる．ただし，SIRを下
げたため想定通り縦軸方向のBER特性においては劣化が確認される．さらに，提案手法
においてはDLによる効果が図 4.7(a)と比較し干渉波を増強した分だけ相対的に SNRが
より低い側で確認されるようになり，よりロバスト性を高めるようなパラメータである
δ = 107を準備し追加した．その際，SNR≥ 0dBの領域においてはBER≤ 10−1を達成し
ており高 SNR領域でもその特性がほぼ維持できていることがわかる．ただし，δ ≤ 107

の与え方においても少なからず高SNR領域における特性劣化現象は確認されているた
め，この問題を回避するためには充分に大きな δの値を利用する必要があるといえる．
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図 4.6: SNR = 20 dB環境におけるビームパターンの比較
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図 4.7: 干渉波 13波環境におけるBER特性の比較
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表 4.3: シミュレーション 4-3諸元
No. of array elements N 6

Beamforming MVDR＋DL

Sensor allocations {dp, dq}
Nested array {0, 1, 2, 3, 7, 11}

Sum&Diff array (Proposed) {0, 1, 2, 8, 13, 18}
No. of input signals D 14

Unit array interval d λ/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave −20◦

DOAs of interference waves

−60◦,−45◦,−22◦,−18◦, 20◦, 30◦(ex. 1)

−80◦,−60◦,−45◦,−40◦,−35◦,−30◦,−27◦,−25◦,−23◦,

−22◦,−18◦,−15◦,−12◦,−10◦,−5◦, 0◦, 5◦, 10◦, 15◦, 20◦,

30◦, 40◦, 45◦, 55◦, 60◦, 70◦, 80◦, 85◦(ex. 2)

SNR −20 to 20 dB

SIR 20 dB

No. of snapshots 500

加えて，各シミュレーションの諸元，環境について表 4.2の (ex. 1)を基にし全到来波
数D = 7, 30即ち干渉波の到来波数をそれぞれ6波，29波に変更した表4.3の諸元に従っ
たシミュレーションについて紹介する．特に，干渉波に関しては所望波方向−20◦に対
する近接波となる−22◦,−18◦についてはその影響を確認するため意図的に残している．
まず，7波の条件についての結果を示す図 4.8(a)に関して評価を進める．概形や傾向に

ついては図 4.7(a)と比較するとほぼ同様であると捉えられる．従来手法と提案手法にお
ける δ = 0.1の場合に関しては図 4.7(a)と同様のため割愛する．提案手法におけるDL法
の δ = 105, 106の条件についても図 4.7(a)と同様であるが確認を進めると，SNR≤ 6dB

の領域はほぼ δ = 105, 106が重なっており，δ = 105については SNR≥ 19dBの領域に
おいて BER特性の劣化が現れるような特性を示す．その原因もサイドローブの上昇と
干渉波の関係性から来る前述の理由であると考えられる．定量的には SNR≥ 0dBの領
域においてはBER≤ 10−2を実現しており，SNR≥ 3dBの領域においては BER≤ 10−3，
6 ≤SNR(< 19)dBの領域においてはBER≤ 10−4のパフォーマンスが実現できているこ
とがわかる．
最後に，30波の条件についての結果を示す図 4.8(b)についても同様に確認を進める．

概要はやはり図 4.7(a),図 4.8(a)と同様であることがわかるが，全体的には想定通り波
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数が増加した故の特性の劣化が確認される．詳しく確認を進めると，従来手法における
δ = 105, 106の曲線に対し，提案手法に δ = 0.1を適用した場合は SNR= 2dB付近を境に
その特性の逆転現象が観測されている．この現象は干渉波数が増えたことにより，特に
提案手法において行列がよりロバストになったことに加え，やはりこれまで同様図 4.6

でも検証したようにサイドローブレベルの低減による干渉波抑圧性能が従来手法よりも
高いことに起因していると考えられる．値としては，SNR≥ 2dBにおいてBER≤ 10−1

となり，SNR≥ 12dBにおいてBER≤ 5× 10−2に達することがわかる．さらに，提案手
法における δ = 105, 106のケースにおいては，SNR= 0dBを超えた以降はBER≤ 10−2

を実現しており，SNR≥ 5dBの領域においてはBER≤ 10−3，7 <SNR(< 15)dBの領域
ではBER≤ 10−4の特性が観測される．δ = 105の例については SNR≥ 15dBの領域にお
いて BER特性の劣化が確認できる点は先述のグラフと同様の傾向であり，その原因に
ついてもサイドローブレベルの上昇に拠るものであると考えられ，他の干渉波数におけ
るグラフと比較しても干渉波数が多い本諸元においてより低いSNRから同現象が発生
していることからもその想定要因としての妥当性が確認される．
以上のように，4.3.2節ではシミュレーションを通じ，本論文における目的 3として

掲げた”スパースアレーを用いた拡張アレーにおける変調から復調までを扱う送受信シ
ステムの実現”について，拡張アレーの代表例である従来手法であるネストアレーに加
え提案手法として 3章で紹介した加算・差分複合アレーにおいてそれぞれの拡張アレー
信号処理箇所にMVDR+DL法を適用し無線通信システムの受信側に導入することで，
目的 3の実現と動作の評価検証を実施した．そして，提案手法における代表的な優位性
として挙げられる DOFの拡張効果について，ビームパターンと BER特性においてシ
ミュレーションを通じて定量的な確認を進めた．結果として，ビームパターンにおいて
はDOFの増加による分解能と形成自由度の向上によってメインビーム幅がより狭く形
成可能となることによる近接波除去性能の向上と全体的なサイドローブの低減によるノ
イズ耐性と干渉波抑圧性能の向上が観測された．また，形成可能なヌルビーム数の向上
によるより多くの干渉波の抑圧可能性を残す結果となった．さらに BER特性のデータ
からは，まず通信システムに対する拡張アレーの導入が目的通り実現できていることを
確認するとともに，提案手法における上述のビームパターンの改善に起因する通信シス
テムとしての性能の大幅な向上が得られることを証明するとともに，DL法の導入によ
るロバスト性の向上と高 SNR領域における δの値によるサイドローブレベルの変化の
様子についても検証した．今後の課題としては，最適な δの提案やシステムのロバスト
性のさらなる改善，ヌルパターンを上手く扱うことによる干渉波抑圧性能のさらなる向
上などが考えられる．
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図 4.8: SIR = 20 dB環境におけるBER特性の比較
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4.4 まとめと今後の課題
本章では 1.3節で掲げた目的 3となるこれまで各種文献にて検証されていなかった”ス

パースアレーを用いた拡張アレーにおける変調から復調までを扱う送受信システムの実
現”に対し，従来，提案両者の各拡張アレーに対しMVDR+DL法を適用し送受信シス
テムにおける信号の扱いを工夫することで，その拡張アレーにおける大きな特徴である
DOFの拡張効果を維持したまま目的 3が達成可能となるような手法を提案するととも
に，シミュレーションを通じてその無線通信システムが正しく動作していることを確認
しその性能の検証を進めた．その中で従来手法として提案されてきた各種拡張アレー構
成についても実践的に使用を考えた場合にMVDR法のみでは低スナップショット数と
なる条件あるいは高SNR条件のような共分散行列が不安定になりやすい条件において
メインビームが誤った方向に向いてしまうような問題が存在しロバスト性に欠ける点を
示すとともに，DL法を導入することでそのロバスト性の改善効果により通信システム
への導入が可能な状態へと改良可能なことを示した．加えて，特に拡張信号処理パート
において，3章で紹介した提案手法である加算・差分複合アレーをMVDR+DL法を含
む通信システムに応用することでそのDOF拡張効果についてシミュレーションによる
検証を行い，従来手法に対してビーム形成の自由度の増加による分解能や設計柔軟性の
向上からなるメインビーム幅の改善による近接波抑圧性能の向上に加え，全体的なサイ
ドローブの低減によるノイズ耐性と干渉波抑圧効果の向上が示されるとともに，DL法
による高 SNR領域におけるロバスト性の改善効果と δの値によるビームパターンのの
変化と BER特性の変化の関連性について検証を進めた．その際，拡張アレー入力にお
ける課題の一つである送信シンボルがエネルギーの領域に移り復調時に位相や正負の情
報が判別できなくなるような問題に対してエネルギーのシフトに着目した解決策の一例
を示すことで復調までを実現した．また，理論通り形成可能なヌルビーム数の向上が観
測されたため，別手法などで上手くヌルパターンを扱うことによって従来手法と比較し
より多数の干渉波が抑圧できれば通信性能がより向上されるような可能性を示すことが
できた．
今後の課題としては，最適な δについての検討とシステムのロバスト性のさらなる改

善，干渉波抑圧性能のさらなる向上，より移動環境に適した逐次更新アルゴリズムなど
をはじめとする別のビーム形成手法に対する検討，複素変調への対応の検討，空間や時
空間などに代表される 2次元アレーや別の形状のアレーへの拡張などが考えられる．
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第 5章

拡張アレーシステムにおける近接波抑圧
性能の改善

前章までに本論文における目的 1～3を達成するため，加算・差分複合アレーを構成
するためのアルゴリズムや実アレーの配置法，および拡張アレーにおける通信システム
の実現方法について提案し検証を進めてきた．そして前章では目的 3に挙げた”変調か
ら復調までを扱う送受信システムの実現”の達成を必達目標とし，単純にMVDR法を適
用させただけの拡張ビームフォーマにおける弱点であった低スナップショット数の場合
や高 SNR環境下において自己相関行列Rxxが安定しないあるいは酷い場合にはメイン
ビームが所望波以外の方向に向いてしまうような誤検出の問題があることを著者らはシ
ミュレーションによる検証で指摘するとともに，MVDRにDL法を適用させた手法につ
いて演算量が少なくビームフォーミングにおけるロバスト性が高まる手法として提案し
検証を進めることで，その対策の一つとして一定の効果があることを確認した．ただし，
高 SNR環境下においてはノイズの影響が小さいため δの値によってそのビームパター
ンがノイズ抑制方向に働かずサイドローブが大きくなってしまう問題が垣間見え，本章
における検証でも述べるように SIRが低くなるにつれて，即ち干渉波が強くなるにつれ
てその影響が徐々に高まるという問題が存在する．また，DL法がメインビームのロバ
スト性を上げることを重視した対策であるためヌルビームの適応形成能力（ヌルの深さ
と精度）が低い状態となってしまうというトレードオフが起こることが前章では大きく
顕在化はしていないがSNRが高い領域において一部確認されるとともに理論的にも想
定され，さらなる特性の改善の余地があると考えられる．
本章では上記 2つの課題の解決の両立，即ちメインビーム，ヌルビームそれぞれのロ

バスト性の維持，向上と形成能力の改善を行うため，新たに別の手法による通信システ
ムの実現について検討する．具体的には通信システムにおける拡張ビームフォーマにお
いてMVDR+DLの代わりに，SS(Spatially-Smoothing)-MUSIC+WSF（重みづけ空間
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フィルタ）設計の適用について検討を進めていく．拡張アレーにおけるDOA推定手法
として実績のあるSS-MUSIC法を用いることにより到来角を検出し，その得られた到来
角の情報に対し最適重みづけ空間フィルタ設計を行うことで，高 SNR領域における所
望波のトラッキング性能におけるロバスト性は維持しつつ干渉波抑圧性能の向上をSIR

が高い環境下においても実現することでシステムとしての BER特性の改善を図ること
を目的とする．
本章は以下のような構成となる．5.1節では，DOA推定手法の一例として，差分アレー

において実績のあるSS-MUSIC法の加算・差分複合アレーへの導入方法について紹介す
るとともに，5.2節では到来波が差分アレーでは検出できないような多くの入力波があ
る条件においても提案手法が機能することに加え，その空間分解能の向上に伴う近接波
検出性能の向上効果についてシミュレーションによる検証を行う．次に 5.3節において
ビームフォーミングに対する応用として，最適重みづけフィルタ設計を導入するための
手法とアルゴリズムについて紹介する．そして 5.4節では SS-MUSIC法と最適WSF設
計を取り入れた拡張アレーシステムについて議論を進め，続けて 5.5節ではシミュレー
ションを通じて本章における提案手法の性能検証を実施する．最後に 5.6節でまとめと
今後の課題について述べる．

5.1 DOA推定手法に対する応用

5.1.1 SS-MUSIC法に対する応用

3章で紹介した提案手法である加算・差分複合アレーにおいてDOA推定を実現し評
価を進めるため，その応用方法について議論を進める．提案手法である加算・差分複合
アレーは，その利点として従来のアレー構成と比較してそのDOF拡張効果によるアド
バンテージが確認されることが3.4節において検証されたため，DOA推定に対する応用
ついて考えた場合にはその検出可能素子数=DOFの増加による空間解像度の増加に伴う
近接波検出性能の向上が期待される．特に，拡張アレーにおいては従来のアレー処理で
は基本的に不可能とされていたアレー素子数N 以上の到来波数D，即ちD ≥ N の条件
においても検出可能である点が大きな特徴であることは差分アレーにおいても言及され
よく知られている．
ところで，4.1節において紹介した加算・差分複合アレーにおける拡張入力ベクトル

z̄ ∈ CN2×1,z̄m ∈ CNm×1は差分アレーのようにエネルギーや電力の次元として振る舞う
ことを紹介した．同様に，本節で扱う拡張入力ベクトル ¯̄z ∈ C

N2×1,¯̄zm ∈ CNm×1につ
いて，本質的には z̄と同じ対象を扱っているが，当然 z̄とは異なるベクトルサイズやス
ナップショット数で与えることも可能であるため，ここでは敢えて区別の明確化のため
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異なる記号を用いて表現することとする．特にスナップショット数に関しては，演算量
やリアルタイム応答性，精度，バッファサイズ等を考慮し用いる手法ごとにも調整が可
能である．信号復元用の対象となる z̄についても，別で扱うことが可能であることも前
章で紹介した通りである．従って今後紹介される ¯̄[·]で表現されるアクセントを持つ記号
は全て [̄·]の表現とは異なるサイズやスナップショット数で与えることができる点に注意
したい．ただし [·]は任意の記号を表す．
2.4.2で紹介した空間平均処理は拡張アレーにおいても数多くの論文で紹介し利用さ

れているように，その性質上DOFが減少してしまうというデメリットは存在するが自
己相関行列の安定化，ランク回復手法の一つとして非常に有名でMUSICとの組み合わ
せをはじめとして数多くの実績が積まれた手法である．超分解能とも呼ばれるDOA推
定手法においてはそもそもの分解能が高いためDOFが減少しても充分な精度が実現可
能な点と，DLを選択した場合には例えば到来波数が不明な際は固有値を用いて閾値判
別が必要であるような手法であるため雑音と区別可能な範囲で加える δの値について調
整や検討が別途必要となる点，そして何より前述の拡張アレーにおけるDOA推定手法
と併せた数多くの検証における実績を鑑みた点と，その相関性の抑圧性能を見込み，拡
張アレー入力がエネルギーの領域において相関性を持つことになる点への対策を兼ねて
ここではDLではなく空間平均処理を選択した．もちろん，DL法との組み合わせによ
るDOFの維持（低減なし）による推定分解能の改善については今後の検討余地がある
内容である．
4.1.1で紹介したMVDRビームフォーマにおいて，z̄m（あるいは z̄）は処理対象の所

望波，不要波をはじめとする各信号成分を含み R̄zmzmや R̄DL zmzmの導出に用いられる
ことを紹介した．いま，提案手法においても空間平均処理が施された自己相関行列，共
分散行列である ¯̄RSS zmzm を各種拡張アレーと同様に ¯̄z,¯̄zmから生成することが可能で
ある．
ここでは，¯̄RSS zmzmを部分空間に基づくDOA推定手法のうちの一種であるSS-MUSIC

法に基づく処理で用いることを考える．具体的な応用方法について紹介すると，まず SS

に対応する処理として 2.4.2で紹介した空間平均処理を施す．仮想アレーにおいて実現
される連続的な仮想アレー素子数はNm（提案手法においてはNm = NCont Sum Diff）で
あり，実素子数Nを偶数で与えた場合はその性質上奇数になるといえる．拡張入力ベク
トル ¯̄zmにおいて i番目から i + (Nm/2 + � − 1)番目までの要素を抜き出した各サブア
レーにおける拡張入力ベクトルを ¯̄zm,i ∈ C(Nm/2+�)×1とすると，その相関行列は以下の
ように表現される．ただし � = 1/2(Nmが奇数)（� = 0(Nmが偶数)）である．

¯̄Rzmzm,ii = ¯̄zm,i¯̄z
H
m,i ∈ C

(Nm/2+�)×(Nm/2+�) (5.1)

これら拡張アレーのサブアレーにおける自己相関行列を用いて以下のように空間方向に
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おいて移動平均処理をすると空間平均処理された相関行列 ¯̄RSS zmzm が導出され，その
性質上半正定値行列となる．

¯̄RSS zmzm =
1

Nm/2 + �

Nm/2+�∑
i=1

¯̄Rzmzm,ii ∈ C
(Nm/2+�)×(Nm/2+�) (5.2)

自由度を約 1/2に低減させてしまう点は大きなデメリットとして存在するため，Forward-

Backward空間平均処理をはじめとする別の手法によるDOF減少量の改善については今
後の検討課題である．
続けて，2.4.1節でMUSIC法において紹介した以下 (2.50)の固有値分解を上記演算に

よって得られた加算・減算拡張アレーにおける ¯̄RSS zmzmに対して適用する．即ち，

¯̄RSS zmzm
¯̄ηi= ¯̄νi¯̄ηi. (i = 1, 2, · · · , Nm/2 + �) (5.3)

上記形式における雑音部分空間に対応する固有ベクトル ¯̄ηi ∈ C(Nm/2+�)×1 (i = D+1, D+

2, · · · , Nm/2+ �)を用いることで ¯̄ESS Nm ∈ C(Nm/2+�)×(Nm/2+�−D)を構成し，式 (2.63)で
紹介したMUSICスペクトルの導出にあたる式(5.5)に基づき拡張アレーモードベクトル
¯̄aSS m(θ) ∈ C

(Nm/2+�)×1における θをスイープさせることで各到来波のDOAに対応する
ピークサーチを行う．

¯̄ESS Nm
:= [¯̄ηD+1, ¯̄ηD+2, · · · , ¯̄ηNm/2+�] (5.4)

¯̄PSS M(θ) =
¯̄aH
SS m(θ)¯̄aSS m(θ)

¯̄aH
SS m(θ)

¯̄ESS Nm
¯̄EH

SS Nm
¯̄aSS m(θ)

(5.5)

その結果として，推定された各入力信号に対するDOA情報 ¯̄θ : { ¯̄θi, i = 1, 2, . . . , D} ∈
RD×1を得ることが可能である．¯̄θは 5.3節以降で紹介し扱うように非常に有用な情報で
あるため，そのスペクトルの検出精度は重要な性能評価指標の一つである．

5.2 シミュレーション
本節では本稿にて提案する加算・差分アレーにおいて，5.1節で紹介したDOA推定に

おける代表的手法である SS-MUSICを応用した際の性能評価を実施する．
拡張アレーにおける一つの重要な利点として，通常の拡張処理を行わない信号処理で

は対応できないとされる入力信号数Dと物理素子数NがN ≤ Dとなる条件下において
も推定が可能である点については，ここまでに紹介してきたとおりである．そこで，本
章ではその一例としてN = 10, D = 10の条件，即ちD ≥ N を満たす通常のアレーの
動作が破綻するような条件に加え，ネストアレーを空間平均操作してしまうと仮想素子
数が不足し推定がうまく動作しなくなるような条件N = 10, D = 30（ただしネストア
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表 5.1: シミュレーション 5-1諸元
No. of array elements N 10

Sensor allocations {dp, dq}
Nested Array {0, 1, 2, 3, 4, 5, 11, 17, 23, 29}

Sum&Diff array (Proposed) {0, 1, 2, 3, 4, 14, 23, 32, 41, 50}
No. of input signals D 10

DOAs
−60◦,−45◦,−25◦,−22◦,−20◦,

−18◦, 20◦, 30◦, 45◦, 60◦

Unit array interval d λc/2

Modulation BPSK

SNR −20 ∼15 dB

SIR 0 dB

No. of snapshots 4,500

No. of trial 100

レーの空間平均後の実効素子数が 30の条件）についても，提案手法である加算・差分
複合アレーはそのDOF拡張効果により問題なく推定可能であるという優位性について
本シミュレーションを通じて改めて検証することで示す．
一方，上述の議論とは視点を変えた際に気づく拡張アレーのもう一つの代表的なアド

バンテージとしては，空間分解能の向上，即ち近接波に対する検出性能の向上が挙げら
れる．こちらに対しても従来，提案手法に対し同一条件下における性能検証を行い比較
することで，提案手法による性能の改善について評価を実施する．

5.2.1 D ≥ N波入力に対するDOA性能評価

まず，従来手法として拡張アレーの代表的な手法であるネストアレーと提案手法におい
て，表 5.1に記載の諸元を用いた条件下におけるDOA推定精度の比較を行う．入力信号
10波におけるDOAはそれぞれ {−60◦,−45◦, −25◦,−22◦,−20◦,−18◦, 20◦, 30◦, 45◦, 60◦}
で与えられ，4波 {−25◦,−22◦,−20◦,−18◦}の近接波を含むような入力とする．図 5.1，
5.2は表 5.1の条件においてネストアレーと提案手法に対しSS-MUSICを用いた際の検出
結果のスペクトルとその精度の確認のための指標として一般的に用いられるRMSE(Root

Mean Square Error)特性を表す．RMSEはその名の通り理想特性と対象とする特性を比
較した誤差を表現しており，その値は小さい方が良いと判断できる．図 5.1(b)に着目す
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表 5.2: シミュレーション 5-2諸元
No. of array elements N 10

Sensor allocations {dp, dq} {0, 1, 2, 3, 4, 14, 23, 32, 41, 50}
No. of input signals D 30

DOAs

−80◦,−70◦,−60◦,−50◦,−45◦,−40◦,−35◦,

−30◦,−27◦,−25◦,−22◦,−20◦,−18◦,−15◦,

−12◦,−10◦,−5◦,−2◦, 0◦, 5◦, 10◦, 15◦, 20◦,

30◦, 40◦, 45◦, 55◦, 60◦, 70◦, 80◦

Unit array interval d λc/2

Modulation BPSK

SNR −20 ∼ 15 dB

SIR 0 dB

No. of snapshots 4,500

No. of trials 100

ると，特にネストアレーは近接角をもつ各信号が到来する−25◦,−22◦,−20◦,−18◦の角
度周辺においてDOAの検出ミスが発生していることが観測されるが，その一方で提案
手法は問題なく正確に検出ができていることがわかる．ここで，図中の黄色の矢印は各
到来波のDOAを示す．この優位性は仮想アレー素子の拡張量の差からくるものである
と考えられ，提案手法においては仮想アレー素子数は 111であるのに対しネストアレー
では 60である．ただし空間平均操作を施しているため，実効的な素子数はそれぞれ提
案手法が 56，従来手法が 30に減少している点に注意が必要である．
加えて，図 5.2において，提案手法における構成はネストアレーと比較しスイープさせ

た SNR全体において大幅なRMSEの改善を実現していることがわかる．例えば，−5dB

環境下では従来手法はRMSE= 0.48であるのに対し提案手法がRMSE= 0.07，即ち 85.4

% の改善効果が確認される．また，7dB条件においても従来手法はRMSE= 0.48であ
るのに対し提案手法が RMSE= 0.06，即ち 87.5 % の改善効果が観測されるため提案手
法におけるDOF拡張効果による角度分解能の向上効果は非常に大きいと考えられる．
また，表5.2のような30波の入力波条件に関する検証を進める．ネストアレーによる拡

張後のDOF，即ち仮想素子数が入力波に対し不足し正常に動作しないような条件における
検証のため，提案手法のみの結果を紹介することとする．前節と同様，提案手法における
仮想アレー素子数は111であるのに対しネストアレーでは60であり，空間平均操作によっ
て実効的な素子数はそれぞれ提案手法が 56，従来手法が 30に減少している点に注意が必
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要である．MUSIC法ベースの到来方向検出手法は雑音固有空間を利用する関係上，（アレー
素子数−1）が原理的な検出波数の限界であるため，従来手法は 29波までしか検出不可能
な条件である．図5.3,図5.4は同様に，SS-MUSICのスペクトルとRMSEの振る舞いを表
現する．ただし，ここでも {−30◦,−27◦,−25◦,−22◦,−20◦,−18◦,−15◦,−12◦,−10◦,−5◦,

−2◦, 0◦}のような近接波群がアレーに対し到来することとし，空間分解能が維持されて
いることも確認する．
到来波数D が物理素子数N がの 3倍であるような非常に多い条件下においても図

5.3(a),(b)より各到来波に対し到来波検出のためのスペクトルが正しく向けられている
ことがわかる．
また，図 5.4を確認することで提案手法はDOA推定が充分な推定精度，具体的には

−16dB以上の環境下においてはRMSE= 0.23以下を保持しており前述のスペクトラム
の結果を鑑みれば推定が機能しているといえる結果である．
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(b) 近接波方向 [−30◦,−10◦]を拡大したスペクトル比較

図 5.1: SNR = 15 dBにおける SS-MUSICスペクトルの比較
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図 5.2: RMSE特性の比較
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(b) 近接波方向 [−30◦,−10◦]を拡大したスペクトル

図 5.3: SNR = 20 dBにおける SS-MUSICスペクトル
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表 5.3: シミュレーション 5-3諸元
Scenario #1 #2 #3 #4

No. of array elements N 10 22

Sensor allocations {dp, dq}

Nested array {0, 1, 2, 3, 4, 5, 11, 17, 23, 29}
{1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11,
12, 24, 36, 48, 60, 72, 84, 108,

120, 132}

Sum&Diff array (Proposed) {0, 1, 2, 3, 4, 14, 23, 32, 41, 50}
{0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 32,
53, 74, 95, 116, 137, 158, 179,

200, 221, 242}
No. of input signals D 3

Unit array interval d λc/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave 0◦

DOA of interference wave #1 −5◦(fixed)

DOA of interference wave #2
1◦ to 4◦ 2◦ 0.1◦ to 2◦ 2◦

(swept) (fixed) (swept) (fixed)

SNR 0 dB −20 to 20 dB 0 dB −20 to 20 dB

SIR 0 dB

No. of snapshots (for SS-MUSIC) 100 3000

No. of trials (for RMSE) 20

5.2.2 近接波入力に対するDOA性能評価

DOA推定における応用に関して，近接波検出性能の観点から提案構成における従来
手法であるネストアレーに対する優位性の検証を行い，ロバスト性と精度の向上に繋が
ることを確認する．
まず，表 5.3に本シミュレーションにおける諸元を記載する．シナリオ#1と#2では

N = 10の場合について，空間分解能に値する特性，即ち近接波検出性能の確認を進め
る．図 5.5(a),図 5.6(a)について，ここではD = 3のうちの一つのDOAを 1◦～4◦に 0.1◦

刻みでスイープさせる（残りの 2波は固定，各試行は独立で試行間での従属性，関連性
はない）ことで，従来手法と提案手法における近接波検出性能の差を評価した．ここで，
成功率 (Probability)はその成否の判断の閾値として，DOA推定結果における各波の理
想のDOAに対して最小二乗誤差の平方根であるRMSEを各波それぞれ評価し，すべて
の波に対してそれぞれのRMSE ≤ 1となる場合を成功（D = 3の場合は 3波それぞれが
RMSE ≤ 1を満たす場合），それ以外（1波でもRMSE > 1となる場合）を失敗と定義
した．図 5.6(a)については，成功率が 1の場合のみの試行回数分の平均値をプロットす
る．失敗時のRMSEは非常に大きくなる可能性があり試行回数分の平均値の演算に大
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きな影響を与えてしまう可能性があるため，またロバスト性を重視し成功した際は精度
が良いとしても失敗があった場合に使えないレベルの精度であればそのアプリケーショ
ンとしては使用しづらいためである．
図 5.5(a)，図 5.6(a)において，提案する加算減算複合アレーが従来のネストアレーと

比較し全領域において特性の向上が確認される．いま，図 5.5(a)における検出率に着目
すると提案手法は干渉波#2の到来角が 1.8◦のときに 1に到達するが，従来手法では 2.4◦

であり，検出におけるロバスト性は空間分解能としては 0.6◦の 25.0%の改善が確認され
る．また図 5.6(a)からは提案手法においてRMSE，即ち精度の向上が確認される．例え
ば 2.4◦の条件では 5.70倍の向上，4◦においては 2.82倍の RMSE特性の向上が確認さ
れる．
加えて図 5.5(b)，図 5.6(b)では干渉波#2の到来角を 2◦に固定とした場合の対SNR特

性の評価を行う．検出率を示す図 5.5(b)において，提案手法は−3dBで検出率が 1に到
達する一方，従来手法は 11dBであることが確認される．よって提案手法は従来手法と比
較し 14dB程度の検出率の改善が確認され，SNRが低い環境下におけるロバスト性が得
られることがわかる．さらに，図 5.6(a)に示されるRMSE特性においても SNR= 11dB

の条件下において，5.46倍の性能改善が観測されるという結果である.

加えて同様に，N = 22の条件においてシナリオ#3，#4の検証を行う．この条件は
ここまでのN = 10検証に対してN 数を増加させた検証であり，後に 5.5.1節で紹介す
る表 5.5に基づくシステムの検証において SS-MUSICを使用する際の条件が妥当である
こと検証する目的を含む内容である．図 5.7，図 5.8について，シナリオ#1，#2同様，
全体的に提案手法の方が従来手法と比べて良い特性を示していることが確認される．図
5.7(a)における検出率に着目すると提案手法は干渉波#2の到来角が 0.1◦の状態で 1に
到達するが，従来手法では 0.3◦であるため，検出におけるロバスト性に関して空間分解
能としては 0.2◦以上，即ち 66.6%以上の改善が確認される．ただし，図 5.8(a)において
は干渉波#2の到来角が 0.3◦から 0.5◦の区間のみ従来手法と提案手法の関係性が逆転し
ているが，RMSE値は 0.07未満であるため充分小さい，つまり充分な推定精度が得られ
た状態においての比較であることが図 5.6(a)を参考にしてもわかる．提案手法，従来手
法それぞれ 0.5◦,0.4◦以上の区間に関しては RMSE= 0を示す．加えて干渉波#2におけ
る到来角< 0.3◦の区間に関しては提案手法は悪い値を取っているように見えるかもしれ
ないが，従来手法はRMSE > 1の結果を示すため先に定義した失敗のケースに分類さ
れグラフに表現されていないためであり，提案手法の方が良い値，即ち良い検出性能を
実現しているような状況である．さらに，RMSE= 0.4は図 5.6(a)における従来手法の
検出成功の開始点相当であり悪い値でないことに注意したい．図 5.8(b)は−20～−14dB

の範囲を拡大したグラフであり，−14dBより上に関しては両手法ともにRMSE= 0の区
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間である．また，図 5.8(b)からは対 SNRの観点から提案手法においてRMSE，即ち精
度の向上が同様に確認される．例えば SNR= −20dBの条件下において，4.00倍の性能
改善が観測されることがわかる．上述の図 5.7(b),図 5.8(b)結果から，次節 5.5.1の条件
下におけるDOA推定値は充分な性能であるといえる．

96



 Nested Array
 Sum&Diff Array

Azimuth[deg.]

Pr
ob

ab
ili

ty

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 20

0.2

0.4

0.6

0.8

1

(a) 条件 #3

 Nested Array
 Sum&Diff Array

SNR[dB]

Pr
ob

ab
ili

ty

-20 -15 -10 -5 0 5 10 15 200

0.2

0.4

0.6

0.8

1

(b) 条件 #4

図 5.7: SS-MUSICおけるDOA推定成功率の比較

97



 Nested Array
 Sum&Diff Array

Azimuth[deg.]

R
M

SE

0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 20

0.1

0.2

0.3

0.4

(a) 条件 #3

 Nested Array
 Sum&Diff Array

SNR[dB]

R
M

SE

-20 -19 -18 -17 -16 -15 -140

0.01

0.02

0.03

0.04

0.05

0.06

(b) 条件 #4

図 5.8: SS-MUSICにおけるRMSE特性の比較

98



5.3 ビームフォーマに対する応用

5.3.1 重みづけ最適フィルタ (WSF)設計に対する応用

4章ではまず拡張アレーにおける通信システム全体のBERによる評価の実現のための
一例として，DL+MVDR空間フィルタの構成による検証を実施したが，本節では有用
な情報である拡張入力信号に対するDOA推定値 ¯̄θ : { ¯̄θi, i = 1, 2, . . . , D}（所望波，干渉
波を含む）を利用した最適重みづけ空間フィルタ (WSF)設計（=最適ビームパターン設
計）について議論を行う．ここではDOA推定手法の一例として，拡張アレーの各論文に
おいて実績があり 5.1,5.2節で提案構成である加算・差分複合アレーを用いた際のDOF

拡張効果によってその充分な近接波検出性能とロバスト性に関して検証した SS-MUSIC

法を選択し，前節で検証に用いた条件と同様の諸元を用いることでフィルタ設計におい
て扱うDOA情報に関して疑義をなくすことを狙いとする．
ここでの目的は所望波情報のみを正確に取り出すこと，即ち送信パターンと受信パ

ターンにおける BERの向上である．最適WSF設計問題の解としての定性的な目標と
しては，所望波のDOAに対して精度の高い狭い通過域を設定し，各干渉波それぞれの
DOAに対しては精度の高い強いヌルを設定することとなる．空間フィルタをビームパ
ターンで捉えると，所望波のDOAに対して精度の高い狭いメインビームを向け，各干
渉波それぞれのDOAに対しては精度の高い強いヌルビームを向けることに対応する．
最適WSF設計を進めるにあたり，評価関数は最小二乗法に基づく重みづけの形式を

取り入れた以下のように与える．

C =C1 + C2

=
ωs∑

ω=−ωs

∥∥∥∥∥HIdeal(ω)−
NV∑

n=−NV

hw(n)e
−jωn

∥∥∥∥∥
2

+
∑
ω∈Ω

vi

∥∥∥∥∥HIdeal(ω)−
NV∑

n=−NV

hw(n)e
−jωn

∥∥∥∥∥
2

(5.6)

C1項は最小二乗規範に基づく一般的な重みづけなしの評価関数であり，Hideal(ω)は理想
フィルタにおける振幅，ωs = 2πd sin θ/λc = π sin θ, θ ∈ [−π/2, π/2]は空間角周波数を
表現する．ただしこれまで同様，d = λc/2で与えるという前提を用いた．NVは拡張さ
れた仮想素子における連続となる正負片側のアレー素子数であり加算・差分複合アレー
においてはNP Cont Sum Diff やNN Cont Sum Diff に対応する．hw(n)は設計対象となる一般
的なフィルタやシステムにおけるインパルス応答を示し，設計対象である拡張アレーに
おける適応ウェイトベクトル ¯̄wWSFや要素 ¯̄wWSF,n+NV

に対応する．加えて，通過域や阻
止域にあたるメインビームやヌルビームのように重要なポイントを全体に対して局所的
に強調することを目的とした評価関数項を C2として追加する．viは各項の重要度を決
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定するウェイト，即ち所望波，干渉波それぞれのDOA¯̄θiに対しその振幅やエネルギー
を他の到来角に対しどれだけ重要視するかを定めるパラメータであり，式中では角周波
数領域においてΩ ∈ {ωs,i, i = 1, 2, . . . , D}で与えた周波数帯の振幅，エネルギーが他の
角周波数帯に対してどれだけ重みづけされ最適化されるかを決めることとなる．
様々なノルムが選択可能な中で最小二乗ノルムを選択した理由は，所望のビームパ

ターンにおけるC1項におけるフィルタ概形とC2項が効果をなす急峻な特性に対する学
習効果である．もちろんそのミニマックス規範における設計手法としてでよく利用され
る �∞-ノルムに代表されるような他のノルムも選択可能ではあるが，今回のフィルタ設
計の目的として通常のフィルタ設計における重要な評価指標の一つである重要帯域（例
えば通過域や阻止域）におけるリップルの平坦度やなめらかさではなく，全体最適によ
り概形を保つとともに所望波を効率よく通過し干渉波を強く低減するような設計の柔軟
性に起因する細かく鋭いフィルタ設計が必要となるためである．また，これらを提案の
加算・差分拡張アレー構成を用いることでDOFは著しく拡張したとはいえその中で低
い次数でフィルタ設計を実現するための用途に適したノルム選択の例であると考える．
特に C2に関しては他のノルムの方がよりふさわしい可能性もあるため，今後の検討課
題の一つとして挙げられる．
ここからビームパターン観点で議論を進めると，フィルタ係数 hw(n)の最適設計問

題は最適ビーム設計問題と等価であるが，ビームフォーマにおいては離散フーリエ変
換（DFT）ように e−jωnで表現される一様な周波数間隔を持つわけではなく，方位角 θ

に関する到来波の位相ずれを表現する e−j(2π/λc)dp sin θの積和で定義されることに注意が
必要である．つまり，周波数領域における理想フィルタHIdeal(ω)の設計は空間周波数
d sin θ/λc = sin θ/2に基づく変換の後に所望のビームパターンが実現されるように設計
しなければならない．
ここでは実際に，具体的な空間フィルタの設計手法に関して以下 (i) - (iii)で紹介する．

¯̄wWSFを実現するための最適フィルタ設計手法の一例として，扱いやすい周波数シフト
法を採用するため，重みづけコスト関数 (5.6)は実際にはプロトタイプローパスフィル
タ (LPF) hw LPF(n)を設計するために利用することとなる．

(i) 周波数シフト法におけるプロトタイプ LPFの設計において，周波数シフト前の
ターゲット角を以下 γiのように定義する．

γi =
∣∣∣ ¯̄θi − ¯̄θ1

∣∣∣ (5.7)

ただし ¯̄θ1は所望波の方向情報を示す．γiはこの方向を基にフィルタにおける通過
域，即ちメインビームに対応するDOA推定角を 0◦に置き換えるようなターゲッ
ト角であり，γiを前提としプロトタイプLPFの設計を進める．
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(ii) 実際の設計対象となるプロトタイプLPF hw LPF(n)の最適設計を行う．

フィルタ設計における正規化周波数は通常の時間や空間を扱う場合には一般的に
リニアであると想定されるが，アレーアンテナにおける空間周波数は前述のよう
な sin{·}の関数で定義される．つまり，ここで設計を行う所望波，各干渉波にお
けるDOAに対する通過域や阻止域に関して，(i)で紹介した周波数シフトを前提
とした入射方位角や空間周波数に対応した理想フィルタにおける正規化ターゲッ
ト周波数を用いて sinγの関数で与えなければならない．よって，最適設計問題に
おけるコスト関数は式 (5.6)に則り改めて以下のように表現される．

Cγ =Cγ,1 + Cγ,2

=

π/2∑
γ=0

∥∥∥∥∥HIdeal(sinγ)−
NV∑

n=−NV

hw LPF(n)e
−jnsinγ

∥∥∥∥∥
2

+
∑
γ∈Γ

vi

∥∥∥∥∥HIdeal(sinγ)−
NV∑

n=−NV

hw LPF(n)e
−jnsinγ

∥∥∥∥∥
2

(5.8)

ただし，Γ ∈ {γi, i = 1, 2, . . . , D}であり，Cγの一部であるCγ,1，Cγ,2は式 (5.6)の
CにおけるC1とC2の役割に相当する項である.

(iii) 完成した hw LPF(n)を所望の方向に調整しアレーにおけるウェイトに対応付ける

(ii)によってプロトタイプ LPFが形成された後，0◦方向に設計された通過域は所
望波のDOAである ¯̄θ1に対応させるようなシフト操作が必要である．阻止域に関
しても同様に通過域用のシフト量を考慮しプロトタイプ LPFを設計済みであるた
め，全体を一様にシフトさせることで，即ち各角度領域におけるポイント pに対
して ej(2π/λc)dp sin ¯̄θ1 を乗算することで目的は達成可能である．ただし，eの乗数に
おける符号はアレーアウトプットが yWSF = ¯̄wH

WSFz̄のように表現され，ウェイト
ベクトル ¯̄wWSFはフィルタリング時に共役をとるオペレーションが行われること
を踏まえて決定した．つまり，ここで行う位相シフトはフィルタリング時の狙い
とは，逆方向にかつ一様に所望波のシフト量分の操作をすればよいことがわかる．
従って，以下のような処理を通じてアレーにおけるウェイトとの紐づけを行う．

¯̄wWSF,n+NV
= hw LPF(n)e

j(2π/λc)dp sin ¯̄θ1 (−NV ≤ p = n ≤ NV) (5.9)

結果として，ロバストビームフォーミングの実現のために設計した，所望波，干渉波の
各DOAに対するビーム形成精度が高く，かつ干渉波に対しては大きなヌルを保持した
所望の空間フィルタ ¯̄wWSFを形成することが可能となる．
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5.4 拡張アレーシステムの改善
本節では，拡張アレーにおけるシステム全体としての構成を提案し，その評価を送信/

受信ビットの比較であるビットエラーレート (BER)の指標で評価することを目的とす
る．既存の拡張アレーに関する論文に関して，DOA推定におけるスペクトラムの生成や
ビームフォーミングにおけるビーム形成までとその性能の評価で留まるもののみであっ
たため，信号の送受信までを実装し評価する点は新規性に当たることは 4.2でも紹介し
た通りである．
図 5.9は送信システムのモデルを示す．4.2.1と同様であるためその詳細については割

愛するが，ここでは前述の復号時におけるシンボル判別の目的のためエネルギーシフト
を加えたものを対象とする．
比較対象として再掲した受信システム図 5.10は [100]や 4.2.2でMVDR+DLの処理を

導入したモデルとして紹介済みの構成となる．復元されるべき対象の受信信号列 s̃ ≈ ŝs

は通常のアダプティブアレー同様ウェイトとアレー入力によって復元されるべきであり，
ここではウェイトベクトル w̄MVDRと拡張アレー入力ベクトル z̄を用いている．
一方，図 5.11は 5章で議論してきた SS-MUSICとWSF設計を基とする手法であり，

ウェイトベクトル ¯̄wWSFを前述の w̄MVDRの代わりに用いることとなる．ブロック図から
も確認できるように，両者の差分は空間フィルタ処理に至るまでの拡張信号処理箇所の
みであり，4章ではMVDR+DLで構成していた処理ブロックをSS-MUSIC+WSF設計
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図 5.10: DL+MVDR Rxシステムモデル

に変更している．扱う復元対象の信号やウェイト導出のための処理の過程に必要な各自
己相関処理におけるスナップショット数に関する議論についても前述の通りであり，諸
条件を鑑みて別々に設定可能であることも同様である．図中では上記差分の違いの明確
化のため， ¯̄Rzz,

¯̄θ， ¯̄wWSFの記号を用いて示している．拡張信号処理における空間フィ
ルタリング後の処理についても同様の信号復元処理を施すことで結果として，Tx-Rxシ
ステム通過後の処理出力シンボル s̃(k)が得られることとなる．
このアレー出力列 s̃(k)と理想入力シンボル列 ŝs(k)を比較することで通信システムの

BERによる評価が可能となる．次節以降で 4章で紹介したMVDR+DL構成と 5章で紹
介した SS-MUSIC+WSF構成との性能比較による評価検証を進めていく．
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図 5.11: SS-MUSIC+WSF Rxシステムモデル

5.5 シミュレーション2

5.5.1 提案アレーシステムにおける性能評価

本節では，4章で紹介した手法と本章での提案手法における性能評価の比較を行う．ま
ず，シミュレーションの諸元は表 5.3に準ずるものとし，表 5.4で与える．ここでは．両
手法ともに実素子数N = 12を用い，両者の違いはその実アレー配置とそれぞれに対し
これまでに紹介した異なるアレー信号処理を適用している点である．
N = 12とした経緯としては，提案手法である加算・差分複合アレーにおけるビーム

フォーミングのための最適WSF設計に要するDOFが表 5.4の条件と今回用いた最適設
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表 5.4: シミュレーション 5-4諸元
Scenario #1 #2 #3

No. of array elements N 12

Sensor allocations {dp, dq}
Nested array {1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 14, 21, 28, 35, 42}

Sum&Diff array (Proposed) {0, 1, 2, 3, 4, 5, 17, 28, 39, 50, 61, 72}
No. of input signals D 3

Unit array interval d λc/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave 2◦

DOAs of interference waves −5◦, 0◦(fixed)

SNR
−20 to 20 dB (Figs. 5.11, 5.12)

0 dB (Figs. 5.13, 5.14)

SIR 3 dB 0 dB -3 dB

No. of snapshots (for Beamformer) 500

No. of snapshots (for SS-MUSIC) 3000

計アルゴリズムを適用した場合において，メインローブ幅を維持したまま後に示すよう
な干渉波方向に対するヌルの形成を実現するために要したN 数である．当然，N 数を
変化させても同様の傾向，特に SS-MUSIC+WSF手法におけるロバスト性は維持され
ることは検証済みであり，MVDR+DLとの相対的な関係性が変化することが確認され
ている．入射波は非対称なビームパターンの対応が可能であることを示すため正負の到
来角で非対称な値を選択するとともに，2◦方向からの所望波に対して 2◦離れた 0◦から
到来する 1波の近接干渉波を含む 3波とした．なお，ビームフォーマにおけるスナップ
ショット数については両提案手法ともにロバスト性が向上していることを確認するため，
比較的少ない 500で与えることとした．到来方向推定におけるスナップショット数は充
分かつ大きすぎない値を選択している．
図 5.12(a),(b),図 5.13(c)はシナリオ#1，#2，#3の条件下におけるBER特性のシミュ

レーション結果を示す．まず，4章でも確認したように従来の差分アレー構成と比較し，
加算アレーを導入した提案手法は全体的に大幅な BER特性の改善が観測される．例え
ば図 5.12(a)の SIR=3dBの条件において，SNR=0dB付近において一桁以上の BER特
性の向上があり，全体の傾向性が同様である (b),(c)と比較するとわかるように SIRが
劣悪になるにつれてその絶対値は悪化，相対値は縮まる傾向ではあるが，提案手法の優
位性はキープされていることがわかる．
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さらに加算アレー構成を取り入れた手法どうしを比較すると，提案手法である SSMU-

SIC+WSFが最も良好な特性を示していることが理解できる．特に図 5.12(a)に着目す
ると，前章におけるMVDR+DL構成による手法における δ = 106条件でのBER特性に
おいて SNR> 15dBの範囲で特性の大きな劣化が確認される．これはMVDR+DL を用
いた場合，高 SNR環境下においてはノイズの影響が小さいためサイドローブが抑制方
向に働かず大きくなってしまうためであり，またDL法がメインビームを向けることを
重視した対策であるためヌルビームの形成能力が非常に低い状態となっている点が影響
していると考えられる．上述の議論は図 5.12(b),図 5.13(c)と SIR条件が悪化するにつ
れて，あるいは δの値が小さいほど BERの著しい劣化の観測されるポイントが SNRが
低い側（図の左側），即ちサイドローブが小さい側にシフトしていることからも推察可
能である．
一方，本章における提案手法である SS-MUSIC+WSFシステムは，MVDR+DLで δ

の選択によって劣化の見られた高SNR環境下においても狙い通り干渉波抑圧を目的とし
た正確なヌルステアリングが達成可能なため良好な BER特性の実現が可能である．加
えてその他 SNR環境においても前述の通り全体的な特性の改善が実現されている．
また，従来手法と提案手法におけるビームパターンの比較を図 5.14，図 5.15に示す．

ただし，赤線は所望波，黄線は干渉波のDOAを示していることに注意したい．図 5.14，
5.15において，これまでの議論同様，差分のみのネストアレー構成に対し提案手法であ
る加算アレーを混成させた構成はその非常に高いDOF拡張効果によりビームパターン
の形成自由度，即ち空間分解能が高くなっており，サイドローブも低減される傾向があ
ることがわかる．MVDR+DL法についてはメインビームのステアリング性能のロバス
ト性を強調したトレードオフによりは干渉波方向に対してヌルパターンが形成されてい
ないことが確認される．対して SS-MUSIC+WSF法は，各入力波に関するDOA推定結
果 ¯̄θを用いたWSF設計を行うことで所望波方向のメインローブを失うことなく，各干
渉波のDOAに対し直接的かつ正確にヌルパターンを生成することができている．この
ように本章での提案手法は前章の手法における代表的な弱点を克服することができると
いえる．加えて本諸元において，メインローブの幅は維持したまま上述のヌル設計が実
現できている点は大きなポイントである．
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(b) 条件 #2

図 5.12: 干渉波 3波環境におけるBER特性の比較
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図 5.13: 干渉波 3波環境におけるBER特性の比較 (Cont’d)
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(b) 近接波方向 [−6◦, 3◦]を拡大したビームパターンの比較

図 5.14: SNR = 0 dB, SIR = 3 dBにおけるビームパターンの比較
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(b) 近接波方向 [−6◦, 3◦]を拡大したビームパターンの比較

図 5.15: SNR = 0 dB, SIR = 0 dBにおけるビームパターンの比較
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次に，理論検討としてよりヌルをさらに強調した設計の可能性について検証を行うた
めに，シミュレーションの諸元を表 5.5のように設定する．表 5.4との差分は実素子数
であり，こちらはより設計の自由度を増すためN = 22で与えることとする．N = 22

とした経緯としては，従来手法であるネストアレーにおけるビームフォーミングのため
の最適WSF設計に要するDOFが表 5.5の条件と今回用いた最適設計手法とした場合に
おいて，−100dB以下を実現するような大きなヌルの形成とある程度狭めのメインロー
ブ幅を実現しようとした場合，最低限N = 20程度を与えないと狙いとするフィルタ設
計が難しいことが見えてきたためである．よって強力なヌル形成に必要な最低レベルの
N 数で評価を進めていく．この非常に強めのヌルはあくまで空間フィルタの設計能力に
ついて数値例を紹介するための極端な一例であり，実際のアプリケーションにおいては
前述のN = 12におけるシミュレーションのようにアプリケーションのダイナミックレ
ンジや想定環境に合わせて適切なレベルのヌル形成を実施することでシステム全体のパ
フォーマンスの向上が観測される点については再度留意するようにしたい．
図 5.16(a),(b),図 5.17(c)はシナリオ#4，#5，#6の条件下におけるBER特性のシミュ

レーション結果を示す．まず，4章やシナリオ#1，#2，#3でも確認したように従来の
差分アレー構成と比較し，加算アレーを導入した提案手法は全体的に大幅なBER特性の
改善が観測されるとともに，(a),(b),(c)の全体の傾向性は同一である．また，図 5.16(a)

と図 5.12(a)について比較をすると，N = 12と比較し当然N = 22の方が良好なBER

特性を示しているが全体の傾向性は一致しているためポイントを絞って考察を進める．
ビームパターンの比較として図 5.18，図 5.19を観察するとわかるように，メインビー
ムの幅が加算・差分複合アレー構成において約 1.5◦から，MVDR+DLは約 0.5◦，SS-

MUSIC+WSFは約 1◦と狭く空間分解能が高くなっている点が特に効果があると考えら
れ，加えてサイドローブも −10dB程度改善されている点が良い影響を与えていると考
えられる．
図 5.16(a)に着目すると，MVDR+DL構成による手法におけるBER特性においては

全シナリオと同様ヌルビームの形成能力の低さにより，SNR≥ 5dBの範囲で特性の大き
な劣化が確認される．一方，SS-MUSIC+WSFシステムはMVDR+DLで劣化の見られ
た高 SNR環境下においても狙い通り干渉波抑圧を目的とした正確なヌルステアリング
が達成可能なため良好なBER特性の実現がロバストに可能であるといえる．
改めて各手法により生成されるビームパターンの違いを図 5.18，図 5.19によって確

認を進める．ただし，ここでも赤線は所望波，黄線は干渉波のDOAを示していること
に注意したい．前章で紹介した手法はDL法によりメインビームのステアリング性能の
ロバスト性を強調したトレードオフにより，干渉波方向に対してヌルパターンが形成さ
れていないことがわかる．一方，N = 12の際と同様に SS-MUSIC+WSFは所望波方向
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表 5.5: シミュレーション 5-5諸元
Scenario #4 #5 #6

No. of array elements N 22

Sensor allocations {dp, dq}

Nested array
{1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 11, 12, 24,
36, 48, 60, 72, 84, 96, 108, 120, 132}

Sum&Diff array (Proposed)
{0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10, 32, 53, 74,
95, 116, 137, 158, 179, 200, 221, 242}

No. of input signals D 3

Unit array interval d λc/2

Modulation BPSK

DOA of desired wave 2◦

DOAs of interference waves −5◦, 0◦(fixed)

SNR
−20 to 20 dB (Figs. 5.15, 5.16)

0 dB (Figs. 5.17, 5.18)

SIR 3 dB 0 dB -3 dB

No. of snapshots (for Beamformer) 500

No. of snapshots (for SS-MUSIC) 3000

のメインローブを失うことなく，干渉波のDOAに対し直接的かつ正確にヌルパターン
を生成することができており，MVDR+DLにおける代表的な弱点を狙い通り克服する
ことができていることがわかる．ただし，前述のようにDL+MVDR構成に対してメイ
ンローブの幅が 0.5◦程度広くなってしまう影響から，SNR全体，特に中程度から低い
SNR領域においてわずかなノイズ耐性の劣化が確認される．このメインローブ幅の劣化
はヌルビーム深度を極端に強調したことによるトレードオフに依るものであると考えら
れる．上述の問題は例えば空間フィルタの次数を増加（仮想素子数，DOFの増加，演
算量の増加などに繋がる）させることにより影響を低減させるあるいは無くすことも可
能であるが，両者のパフォーマンスを理論上でフェアに評価するため，提案構成におい
てより厳しい条件かつ実使用時には回避可能な条件での理論検証として敢えて実施し紹
介した．
以上のシミュレーションによる評価検証の結果より，5章で拡張信号処理ブロックに

おける別手法として提案した SS-MUSIC+WSF構成は，目標として定めたMVDR+DL

における 2つの課題の解決策の実現，即ちメインビーム，ヌルビームそれぞれのロバス
ト性の維持，向上と形成能力の改善に対して充分に機能していると考えられる．
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(b) 条件 #5

図 5.16: 干渉波 3波環境におけるBER特性の比較
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図 5.17: 干渉波 3波環境におけるBER特性の比較 (Cont’d)

114



Azimuth[deg.]

Po
w

er
[d

B
]

 Conventional MVDR+DLδ = 1010

 Conventional WSF
 Proposed MVDR+DLδ = 1010

 Proposed WSF

-80 -60 -40 -20 0 20 40 60 80-160

-140

-120

-100

-80

-60

-40

-20

0

(a) [−90◦, 90◦]におけるビームパターンの比較

Azimuth[deg.]

Po
w

er
[d

B
]

 Conventional MVDR+DLδ = 1010

 Conventional WSF
 Proposed MVDR+DLδ = 1010

 Proposed WSF

-6 -5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3-160

-140

-120

-100

-80

-60

-40

-20

0

(b) 近接波方向 [−6◦, 3◦]を拡大したビームパターンの比較

図 5.18: SNR = 0 dB, SIR = 3 dBにおけるビームパターンの比較
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(b) 近接波方向 [−6◦, 3◦]を拡大したビームパターンの比較

図 5.19: SNR = 0 dB, SIR = 0 dBにおけるビームパターンの比較
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5.6 まとめと今後の課題
本章では目的 3に挙げた”変調から復調までを扱う送受信システムの実現”を図るため

4章で紹介したMVDR+DL法の評価を進める中で見えてきた課題の解決，即ちメイン
ビーム，ヌルビームそれぞれのロバスト性の維持，向上と形成能力の改善を実現するた
め，新たにDOA推定手法にて推定された情報を基に直接最適な空間フィルタ設計を実
施するような手法としてSS-MUSIC+WSF法を紹介するとともにシミュレーションによ
る効果検証を進めた．まず，SS-MUSIC法においては加算・差分複合アレーの導入とそ
の差分アレーを上回る大幅なDOF拡張効果による検出波数の大幅な拡大と空間分解能
の改善についてシミュレーションを通じて検証を進めた．次に，最適空間フィルタ設計
手法についても加算・差分複合アレー上で応用することにより，その通信システム上で
のビームパターンの改善，特にDOF拡張効果を利用しメインビームのロバスト性と幅
を考慮しつつ正確かつ鋭いヌルパターンを実現することで，課題であった干渉波抑圧性
能を向上させ BER特性の改善へと繋げるとともに理論的には−100dBを超えるような
ヌルも設計可能性があることを紹介した．
今後の課題としては，別のフィルタ設計手法をはじめとし，異なる評価関数の導入の

検討，環境や設計制約に依存する最適な各パラメータの選択手法についての検討や演算
量の削減検討，リアルタイム性の改善，別諸元に対する網羅的な検証，時間，空間にお
ける 2次元アレーへの拡張などが考えられる．
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第 6章

結論

本論文では 1章，2章で紹介した通信，信号処理やその周辺技術技術の基礎理論的発
展と近年における拡張アレー信号処理技術，スパース信号処理技術の発展という技術的
歴史背景に基づくモチベーションから定めた3つの目的，1”DOFのさらなる拡張”，2”

連続的な仮想アレーの実現”，3”スパースアレーを用いた拡張アレーにおける変調から
復調までを扱う送受信システムの実現”の達成を目指し，その実現のために 3～5章にて
提案手法について紹介するとともに理論検討やシミュレーションによる性能検証を行う
ことで，各目的の達成がなされていることを実証した．
まず，3章ではこれまでにない独自構成であり本稿における提案手法である加算・差

分複合アレーの実現方法について，その構成の定式化を含め議論を進めるとともに，他
の代表的な拡張アレーと比較した際のDOF拡張効果について定量的な理論検証を行い
その優位性を提示した．次に 4章では拡張アレー信号処理を導入した送受信システムに
ついてその実現方法について紹介をし，シミュレーションを交えて検証を行うことで従
来の差分アレーの代表例として扱ったネストアレーに対する大幅なDOF拡張効果から
生ずる優位性，特に空間分解能とビーム形成能力の向上によりメインローブ幅を狭くす
ることに成功しその近接波抑圧性能，雑音耐性の向上が実現された．さらに 5章におい
て 4章で紹介した拡張アレーシステムにおける課題の改善案として，DOA推定手法と
最適空間フィルタ設計を応用することでさらなる通信システムにおける近接波抑圧性能
の改善を図るとともに，シミュレーションにてその効果について評価検証，考察を進め
ることで狙いとしたその干渉波抑圧性能の観点におけるさらなる有用性を示した．
今後の課題については，新規の原理的検討の段階であるり多々挙げられるため，各章

の最後に，あるいはさらに細かい内容については文中においてその紹介をしているため
参照したい．つまり裏を返せばさらに多くの発展の余地が見込まれるといえる．例えば，
加算アレー生成のためのアルゴリズムに関して，入力信号に対する制限の除去，緩和に
対する検討，加算アレーにおけるノイズ成分の理論検証，最適なHW,SWによる実装方
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法や演算量の検討などが挙げられる．また，配置検討に関しては，奇数の場合の検証，2
次元への拡張，真に最適な配置の検討，素子間相互結合や補間や高次元処理への対応な
ど別要素を考慮した最適配置の検討などが考えられる．また，今回とは別の諸元，別角
度の切り口からのシミュレーションによる評価検証による提案手法における優位性の検
証に加え，その他アレー問題，拡張アレー関連の手法の応用などが大きな検討項目とし
て挙がるだろう．例えば新たな議論として [118]のようにKR積に代えてクロネッカー
積を用いることで自己相関と相互相関を考慮可能とすることにより，従来のように空間
平均処理を行うことなくN − 1波のコヒーレント波の検出を可能とした手法なども提案
されており，この論文中の処理が本手法における改善に繋がる可能性も感じられる．あ
るいは，CSやGCSを用いた手法はアレー多様体で与えられる理想の空間を巧みに扱う
ことで理想的にはノイズの除去が可能とされる手法であるため，本提案手法との親和性
が高いと見込んでおり検討を進めている．従って，加算・差分複合アレーという新たな
基礎理論が提案されたことで，今後さらなる技術的な発展が期待されるものであること
を最後に付け加えておきたい．
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