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あらまし 本論文では，サイクリックプリフィック

ス (CP)なし OFDM伝送における符号間干渉を抑圧

するための時間領域線形等化器の設計法を提案する．

提案法により，パイロット信号なしでゼロフォーシン

グ等化が可能となることを示す．受信 SN比が高い場

合に優れたスループット特性を有することを示す．

キーワード OFDM 伝送，符号間干渉，ブライン

ド等化，時間領域線形等化

1. ま え が き

直交周波数分割多重 (OFDM: Orthogonal Fre-

quency Division Multiplexing) 伝送は，周波数選択

性フェージングに強く，比較的装置が簡易であること

から，高速無線伝送に広く利用されている．OFDMで

は符号間干渉 (ISI: Inter-Symbol Interference) を防

ぐために，送信ブロック間にサイクリックプリフィッ

クス (CP: Cyclic Prefix) を挿入するが，CP の利用

は周波数利用効率を低下させる [1]．

そこで，CPを用いないOFDM伝送のための ISI対

策が幾つか検討されている．判定帰還型キャンセラと

逆行列演算により干渉を抑圧する方法 [2]，信号ブロッ

クをオーバラップさせながら周波数領域等化を行う方

法 [3]が提案されている．これらの方法は，復調のため

に通信路のインパルス応答が必要であり，パイロット

シンボルによる正確な推定を必要とするが，パイロッ

トシンボルの利用も周波数利用効率を低下させる．パ

イロットシンボルを用いないブラインド等化法 [4] が

知られているが，従来手法はシングルキャリヤ伝送を

前提としておりOFDMへの適用可能性は不明である．

本論文では，CPを用いない OFDM 伝送のための

時間領域ブラインド等化法を提案する．時間領域等化

は簡易な線形 FIRフィルタにより行い，フィルタ係数

をパイロットシンボルを用いずに決定することで周波

数利用効率の低下を防ぐものである．

2. システムモデル

検討するシステムモデルを図 1 に示す．N 個のラ

ンダムな送信情報シンボル sk からなる第 n送信情報

シンボルブロックを sn = [snN · · · snN+N−1]
T と表

す．逆離散フーリエ変換 (IDFT) を用いて，OFDM

信号 [unN · · · unN+N−1]
T = FHsn を生成する．こ

こで F は N 点 DFT 行列を表す．CP を付加せずに

uk を 1本のアンテナから送信する．

周波数選択性通信路を通過した受信信号を，FIR

フィルタによる時間領域等化器 (TEQ: Time-domain

equalizer) へ入力する．時刻 k の TEQ 出力は yk =

gHr[k] と表せる．ここで g ∈ C
LD はフィルタタッ

プ係数，r[k] = [rT
k rT

k−1 · · · rT
k−L+1]

T，rk ∈ C
D

は D 本のアンテナによる受信信号，L はフィルタ

長である．TEQ 入力は r[k] = Hu[k] + w[k] と書

ける．ここで u[k] =
[
uk uk−1 · · · uk−(L+M−1)

]T
,

H ∈ C
LD×(L+M) は通信路のインパルス応答を要素と

するブロックテプリッツ行列，w[k]は雑音，M は通

信路次数を表す [5]．

通信路と TEQからなる合成通信路のインパルス応

答を c = [c0 · · · cL+M−1]
T = HHgとすると，TEQ

出力は yk = gH(Hu[k] + w[k]) = cHu[k] + gHw[k]

より，次のように書き直すことができる．

yk = c∗δuk−δ +
∑
j �=δ

c∗j uk−j + gHw[k]. (1)

式 (1)の右辺第 1項は希望成分であり，δ を等化遅延

と呼ぶ．第 2項は ISI成分である．ISI成分を除去す

るようなゼロフォーシング (ZF)等化器 gを求めるこ

とが問題である．

ZF 等化後の TEQ 出力 yn = [ynN+δ · · ·
ynN+δ+N−1]

T に対し DFT 処理を行うことで，周

波数領域信号 zn = Fyn = c∗δsn + Fwn を得る．

s̃n = (c∗δ)−1zn により c∗δ の補償を行い，これの硬判

定により sn の推定値を得る．

図 1 システムモデル
Fig. 1 System model.
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3. ブラインド等化法の提案

次式を満たすように g �= 0を選ぶことを提案する．[
R1

R2

]
g = 0. (2)

ここで R1=E
[
R1[n]RH

2 [n]
]
, R2=E

[
R3[n]RH

2 [n]
]
,

R1[n] = [r[n1] · · · r[n1]], R2[n] = [r[n2] · · · r[n2 +

N − 1]], R3[n] = [r[n3] · · · r[n3]], n1 = nN − 1,

n2 = nN + δ, n3 = nN + N + L + M − 1．この提

案法について，以下の結果が得られる．

［命題 1］ 以下を仮定する．1) 通信路行列 Hがフル

カラムランク，2) 雑音が無視できる，3) snN = 0．こ

のとき，式 (2)を満たす g �= 0により次式を得る．

cj = 0 (j �= δ). (3)

証明を付録に示す．以上より，パイロットシンボルな

しで ZF等化が可能であることが分かった．

雑音が存在することを考慮して，式 (2)の代わりに

以下の問題を解くことを考える．

arg min
g

gHRg sub. to gHRrg = 1. (4)

ここで Rr = E[r[k]rH [k]], R = RH
12R12, R12 =

[RT
1 RT

2 ]T を表す．式 (4) の解は一般化固有値問題

Rg = λRrg を満たす最小固有値に対する固有ベク

トルから得られる．拘束条件は，TEQ フィルタ係数

g がゼロになることを防ぐもので，出力電力 E[|yk|2]
を一定にする．実際には，期待値の代わりに，有限個

のデータにより相関行列を求める（注1）．以下に，TEQ

フィルタ係数 gを求めるアルゴリズムを示す．

Step1) 相関行列R1, R2を時間平均により推定する．

R̂1 =
1

B

B∑
n=1

R1[n]RH
2 [n],

R̂2 =
1

B

B∑
n=1

R3[n]RH
2 [n].

Step2) R̂ = R̂H
12R̂12 を求める．ここで R̂12 =

[R̂T
1 R̂T

2 ]T．

Step3) 相関行列 Rr を時間平均により推定する．

R̂r =
1

NB

NB∑
k=1

r[k]rH [k].

（注1）：情報シンボルの送信による受信信号を利用するのであり，相関行列算出

のためだけに信号を送る必要はない．

Step4) (R̂, R̂r)に一般化固有値分解を適用し，最小

固有値に対する固有ベクトルを gとして設定する．

sn の先頭シンボル snN が 0と仮定したが，非ゼロ

でも ZF等化が可能であることを証明できる．しかし，

シミュレーションにより，snN = 0の場合に比べて多

くのデータが必要となることを確認している（注2）．

4. シミュレーション

シミュレーション諸元を表 1 に示す．変調方式，N ,

M は無線 LAN 規格を参考に設定した．命題 1 の仮

定 1)より LD ≥ L + M が必要であり，Dは最小の 2

とした．δ は (L + M)/2 程度に選ぶと良いことが経

験的に知られている．通信路の各パスのゲインは同一

分散の複素ガウス乱数により試行ごとに与えた．

図 2 に合成通信路のインパルス応答の大きさの例を

示す．cδ 以外がほぼ 0，すなわち ISIが抑圧されてお

り，命題 1の正当性が確認できる．

提案するブラインド等化法による CPなし OFDM

伝送と CPあり OFDMの比較をするために，次式で

表 1 シミュレーション諸元
Table 1 Simulation parameters.

一次変調 QPSK

サブキャリヤ数 N 64

通信路次数 M 7

フィルタ長 L 8

受信アンテナ数 D 2

相関行列算出用データ数 B 103

BER 算出用データ数 J 103

試行回数 I 104

Eb/N0 40 dB

等化遅延 δ 7

図 2 合成通信路のインパルス応答の例
Fig. 2 Example of impulse response of composite

channel.

（注2）：4. において提案法は B = 103 で動作することを示している．一方，

snN �= 0 の場合は雑音がない環境でも B > 105 が必要であった．
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図 3 スループット特性
Fig. 3 Throughput performance.

定義するスループットを用いる．

η =
(1 − BER) × (N − Nn) × n

T
[bit/sec]．

ここで n は情報シンボルあたりのビット数 (n = 2)，

Nn は冗長シンボル数，T はブロック長を表す．BER

は 1試行当り J ブロックの情報データ送信に対して求

めたビット誤り率を I 回の試行に渡って平均して求め

た．CPありの場合，周波数領域等化のために通信路

推定が必要であり，Nn = M + 1個のパイロットシン

ボルを用いる最小 2 乗推定を行った．提案法の場合，

snN = 0であり，cδ を推定するために 1個のパイロッ

トシンボルを用いるため，Nn = 2となる．CPありの

場合は CP長を P とすると T = (N + P )Ts，CPな

しの場合は T = NTs となる．P = 16, Ts = 50nsと

した．図 3 に CPあり OFDM (CP)と提案法による

CPなし OFDM (proposed)のスループット特性を示

す．低 Eb/N0 では，提案法は ZF等化による雑音強調

が起こるため BERが劣化し，CP-OFDMよりいくら

か性能が悪い．一方，高 Eb/N0 では，CPとパイロッ

トシンボル削減の効果が顕著になるため，提案法は優

れたスループット特性を有することが分かる．

5. む す び

CPなし OFDM伝送のためのブラインド等化法を

提案し，ZF 等化が可能であることを示した．CP あ

り OFDMと比較して優れたスループット特性を示す

ことを確認した．
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付 録

命題 1の証明

雑音が無視できるとき，受信信号の相関行列はR1 =

HU1H
H , R2 = HU2H

H と書ける．ここで U1 =

E [Φ1[n]], U2 = E [Φ2[n]] であり，送信信号の相関

行列は Φ1[n] = U1[n]UH
2 [n], Φ2[n] = U3[n]UH

2 [n]

である．ここで U1[n] = [u[n1] · · ·u[n1]], U2[n] =

[u[n2] · · ·u[n2 + N − 1]], U3[n] = [u[n3] · · ·u[n3]],

u[k] = [uk · · · uk−(L+M−1)]
T である．仮定より H

がフルカラムランクだから，式 (2)より次式を得る．

[
HU1

HU2

]
c = 0 ⇔

[
U1

U2

]
c = 0. (A·1)

行列 Φ1 の第 δ + 1 列 φ
(δ+1)
1 は，IDFT 行列 FH の

第 l行ベクトルを fH
l とすると，

φ
(δ+1)
1 = u[n1]

N−1∑
l=0

sH
n fl =

√
Ns∗nNu[n1].

snN = 0だから，φ
(δ+1)
1 = 0となる．同様に，Φ2 の

第 δ + 1列は，

φ
(δ+1)
2 = u[n3]

N−1∑
l=0

sH
n fl =

√
Ns∗nNu[n3] = 0.

これにより，行列 U =

[
U1

U2

]
の第 δ + 1 列は期

待値を取らずとも，1 ブロックの処理だけで 0 とな

る．Uの第 δ + 1列を除いた行列は，snN を除く送信

シンボル sk のランダム性に注意するとフルカラムラ

ンクとなることが示せる．このとき，式 (A·1) より，

cj = 0 (j �= δ)が得られる．
（2018 年 10 月 23 日受付，2019 年 2 月 25 日再受付，

4 月 18 日早期公開）
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