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　近年の情報通信分野の急速な発展は，衛星放送，移動体通信などを我々の身近な

ものとさせるに至った．そこには，数多くの研究者の理論，実験を通した高周波デ

バイス開発，電波伝搬の解明がある．21世紀の高度通信社会では，マイクロ波，さ

らにはミリ波帯のデバイス開発，電波伝搬解明が不可欠である．このためには，解

析手法（理論）ばかりでなく，それを検証するための測定（実験）法の確立が必須

である．理想的な，すなわち，測定対象のみの特性を高精度に得る，高周波測定の

実現は一般に困難であり，目的に合わせて種々の測定法が考案されてきた．

　アンテナ測定などは，その一例である．屋外でのアンテナゲイン／パタン測定で

は，大地の影響を軽減させるために，ハイレベル測定場，グラウンドレベル測定場

といった種々の測定場が考案されている国．これは不要な応答を除去し（あるいは，

それらの影響を積極的に利用し）高精度な測定を実現するために，測定系に対して

物理的・機械的な変更を必要とする例である．現在の土地条件では，理想的な屋外

実験場を確保することは困難であろう．一つの解決手段として，電波無響室，コン

パクトレンジなどの屋内実験施設の利用が考えられるが，コストの点に問題があ

るというのが現状である．

　また，アンテナの入力インピーダンスにおいても，同様な問題が生ずることがあ

る．アンテナの理論解析では，無限大の完全導体平面上に置かれたモデルを取り扱

う場合が多く，実験により解析の妥当性を評価するためには，近似的にその仮定を

満足する必要がある．導体板のエッジからの散乱波の混入が無視できるようアンテ

ナの動作する波長に比べ十分に大きな導体板上での測定により，この仮定を満足さ

せるのが一般的である．

1

：　累

　RAM3



降
し
』
「
匿
腎

　電磁波回路測定においても，所望する素子単体での測定が困難である場合には，

いくつかのコネクタ，伝送線路，整合回路素子などを介した測定が行われる．測定

データに対して，これらの回路の特性を補正することにより，所望する素子のみの

特性を得ることが可能となるが，必ずしも全て事前に特性の既知となる回路のみで

測定対象を構成できるとは限らない．このような場合も，先のアンテナ測定同様，

不要な物体（信号）の存在により測定が困難となっている例といえる．マイクロ波素

子のMMIC化が進むにつれ，このように素子単体での測定・評価がより困難となる

ケースの増加が予想される．

　高周波分野で多用される測定器の一つにネットワークアナライザがある．これは

周波数領域での電磁波の振舞いを反射・伝送係数として測定する装置であり，近年

では，デバイスのネットワーク解析のみならず，アンテナ測定，電磁波散乱測定な

ど，広く，電磁波測定全般に利用されるようになってきている．エレクトロニクス，

特にマイクロプロセッサの発達は，本測定器での時間領域測定を可能とさせた．こ

れはタイムドメイン機能と呼ばれ，測定周波数帯域データに対して高速（逆）フー

リエ変換を施すことにより，時間応答波形を描画させるものである．デバイス，あ

るいは空間を伝搬した電磁波は，時間領域においてその伝搬経路長に応じた遅延

時間を有する応答として現れる．これにより，我々は各部からの応答を直接識別す

ることが可能となった．

　タイムドメイン機能は測定法としても有効であり，時間領域において不要な応答

を取り除き，再び，周波数領域に変換することにより所望する部分のみの周波数応

答を得ることを可能としている．これらはすべて数値演算処理である．よって，測

定系の機械的な変更を施すことなく，測定精度の向上が可能である．しかしながら，

フーリエ変換法に基づくこの手法では，時間領域でのレスポンス分解能が測定周

波数帯域幅に依存するという欠点が存在する．狭帯域デバイスの多い高周波素子

では，測定がこの欠点により制約される場合もある．小型化が進むマイクロ波・ミ

リ波素子においてのみならず，アンテナ・散乱測定においても周波数帯域幅の制約

を越えた高い分解能を有する時間領域法を開発する意義は大きい．

　周波数帯域幅の制約を越えるための手法として本論文で着目する手法が，スー

パーレゾリa一ション法である．スーパーレゾリューション法は，主にアレーアンチ

2

ナの分野において高分解能な波源探査を可能とするものとして注目されている手

法の総称である．

　シグナルプロセッシングアレーにおいて，近年，精力的な研究が行われている分

野は次の二つに大別できるといえる．一つは無線通信での安定した正確な情報伝

送の実現を目的としたアダプティプアレー［2】，［3］である．これらの手法は，レーダ；

ソナーでのクラッタ除去などにも利用されている．もう一つは空間スペクトル推定

である．これは，アレーアンテナ／センサを用いた入射波の到来方向推定を目的と

した手法である．空間スペクトル推定の適用分野は日増しに増大しており，海底探

査，・地震波測定，トモグラフィー，電波天文などに及んでいる囚．この手法の近年

の成果はD．G．　Childers［5］，　S．　B．　Kesler［6］，　W．　F．　Gabrie1［7］，　S．　M．　K：ay【8】，　D．　H．　Johnson［9L

G．Bienvenu［10】，および，　S．　Hayki皿［U】などにまとめられている．

　近年考案されている空間スペクトル推定法に共通する特徴は，測定データから

得られた共分散行列を利用する点にある．すなわち，信号と雑音の2次統計量の

違いを用いた手法といえる．これらの手法が，一般にスーパーレゾリューション法

（superresolution　technique）と呼ばれる［7】．その中でも2次統計量の違いを共分散行列

の固有値解析により分離識別する一連の手法の高分解能性が近年特に注目されて

いる．これらは，この統計量の違いを線形空間において取り扱う手法であり，信号，

雑音に対応する線形空間（‘‘信号部分空間”，“雑音部分空間”と呼ばれる）の直交性

に基づいている．このような概念はS．S．　Reddi［12］，　G。　Bienve皿uとし．：KoPP［10】，およ

び，R・0．　Schmidt［13］により導入されたものである．その中でもMUSICアルゴリズ

ム（巫立ltiple旦gna19assi五cation）［13】と呼ばれる手法が代表的な手法であり，新たな手

法の特性を評価する際のリファレンス的な位置づけがなされている．

　空間スペクトル推定も，その名の通りスペクトル解析の一つであり，データ系列

・と推定対象の分布はフーリエ変換で関係づけられる．スーパーレゾリューション法の

発展の背景には，従来のフーリエ変換法に基づくビームフォーミング法の限界P4］

を越えた分解能の必要性が存在していた．これは，現在，ネットワークアナライザ

での時間領域測定法が直面している状況に酷似している．主に空間領域での研究

が進んでいる，このスーパーレゾリューション法の新たな，かっ，有効な適用分野と

して時間領域推定に着目したものが本論文である．

3



匡
匿
陰
匿
爵
｝
電
§
へ
臣
｝
麗
藍
藍
罫
霧
ケ
疑
乏
蒙
曇
臨
菱
野

唱羅

1．2　本論文の目的と研究の背景

　本論文では，スーパーレゾリューーション法の高分解能性1ご着目し，その電磁波測定

に対する適用を検討する．ここでは，電磁波回路（特に反射特性測定）・アンテナ

利得／パタン，電磁波散乱（特に後方散乱）という3っの主要な電磁波測定に対す

る有効性を，理論，計算機シミュレーション，実験により検証する．先に示したよう

にスーパーレゾリューション法は，主にアレーアンテナでの波源の到来方向（空間

スペクトル）推定に用いられる手法であり，アレー長に依存しない分解能性を実現

するものである．本論文では，数多く提案されているスーパーレゾリューション法

の中から代表的な手法であるMUSICアルゴリズムを取り上げ，まず・ネットワーク

アナライザでの測定で得られる周波数データサンプルとアレー素子配列との対応

関係に着目し，その適用可能性を明らかにする．ネットワークアナライザで実現さ

れる代表的な電磁波測定系での実験を通し，本手法が従来のタイムドメイン機能

に比べ，数分の一から数十分の一の周波数帯域での時間領域測定を可能とする手

法であることを明らかにする．以下，本研究により得られた結果および考察を各章

に分けて説明する。

　第1章では，本論文の背景および概要について述べている．

　第2章では，ネットワークアナライザで実現されているタイムドメイン機能を用

いた電磁波測定法をまとめるとともに，その分解能特性を定量的に明らかにする．

また，波源の到来方向推定で用いられるMUSICアルゴリズムの概略をまとめ，周波

数領域データとの対応を示す．これにより，本質的なスーパーレゾリューション味の

適用可能性が明らかにされる．さらに，スーパーレゾリューション法が正しく動作

するためには，アレー…一アンテナでの適用時と同様，周波数領域においても信号相関

処理が必要となることを明らかにし，空間スムーズィング法による前処理法の有効

性を論ずる．

　第3章では，第2章で提案した信号相関抑圧前処理法とMUSICアルゴリズムの組

合せが電磁波回路の時間領域測定法として有効であることを明らかにする．ここ

では，前処理法の相関抑圧効果の定量的な考察を行い，デバイスの不連続点検出の

実験を通し，従来法の数十分の一の周波数帯域幅で，各部の応答の分離検出が可能

であることを示す．

　第4章では，アンテナゲインおよびパタン測定に対する適用結果を示す．アンテ

ナ測定では，被測定アンテナの使用周波数帯域データのみでの不要波の分離検出

が必要とされる．ここでは，電波無響室内に作成した多重伝搬空間での実験を通し

て，その適用可能性を検証した．さらに，従来の時間領域機能を併用することによ

り，測定データ数の軽減による測定時間の短縮が図られることを明らかにする．

　第5章では，時間領域において分離される個々の応答の周波数特性が，MUSICア

ルゴリズムおよび信号相関抑圧前処理に及ぼす影響について理論的に検討を行う．

こ，こでは，特にスーパーレゾリューション法の適用が期待される散乱測定を考慮し

て，クリーピング波，エッジ回折波などに対応する周波数特性を有する信号が含ま

れるデータへの適用時の入射信号数推定，および，時間応答推定時の誤差特性など

に関する理論的考察と，数値計算による定量的検討を行う．これにより，周波数特

性を有する信号の取り扱いが困難とされるMUSICアルゴリズムが，上記の周波数

特性を有する信号に関しては，実用上，十分な分解能特性を実現していることを明

らかにする．

　第6章では，実際に散乱測定系を構築し，第5章での考察結果を実験的に検証し，

さらに，散乱測定に対しても従来法に対する本手法の優位性が維持されることを

明らかにする．さらに本手法による，アンテナあるいは散乱体を移動させて得られ

たデータ処理による，散乱点の空間的な位置検出結果も示し，散乱体の形状推定な

どに対する適用可能性を示す．

　第7章は，結論であり，本研究内容と得られた成果を要約している．

　図ユ．1に本論文の構成と三章の関係を示す．
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スーパーレゾリューション法による
電磁波潰掟とその応用に関する研究

第1章 序論

　　　　第2章

?射波に周波数
ﾋ存性のない場合

　　時間領域測定と
Xーパーレゾリューション法

（一部，本論文での

@検討＝事項）

?射波に周波数
ﾋ存性のある場合

高分解能電磁波回路測定 周波数特性存在下における

Xーパーレゾリューション法の

@　　　　諸特性

3章

S章

第5章

謔U章高分解能アンテナ測定 　電磁波散乱測定に対する
Xーパーレゾリューション法の

@　　　　翻

第7章 結論

［＝） ：本論文での棲討事項

図1．1：本論文の構成と各章の関係．
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　　　　　　スーパーレゾリューション法

2．1　まえがき

　マイクロ波・ミリ波帯におけるデバイスの測定・評価には，一般にネットワークア

ナライザが広く用いられている．このような高周波帯における測定では，従来，測

定の手順が複雑であったり，また測定結果を得るまでに種々の処理を要する場合も

多く，確度の高い測定が困難であった．エレクトロニクス，特にマイクロプロセッサ

の進歩，普及は測定機器の分野にも波及し，リアルタイムに近いスピードで測定系

の誤差を補正した測定を実現するベクトルネットワークアナライザを出現させるに

至った．さらに，タイムドメイン機能を有するベクトルネットワークアナライザも

数社から提供され，時間領域での電磁波の振る舞いを容易に観測することが可能

になっている．この機能はデバイス解析／測定においても強力なツールであり，デ

バイス内部の様子，例えば，同軸やマイクロストリップライン上の不連続点の位置

の検出，さらにはゲーティング（時間領域フィルタリング）機能を用いることによる

不要な不連続箇所の応答の時間領域での除去を可能とし，デバイスの真の（所望部

分のみの）特性の測定を実現している．しかしながら，このタイムドメイン機能は

逆フーリエ変換に基づく時間領域法であり，その分解能は本質的に掃引周波数帯域

幅により制限される．

　一方，アレー信号処理の応用例としてアレーセンサ／アレーアンテナを用いた波

源の到来方向推定がある．この推定問題は“空間スペクトル推定”とも呼ばれ，その

名から分かるように，各センサ出力と波源の空間分布はフーリエ変換により関係

づけられる．この分野において近年注目されているスーパーレゾリューション法は，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　9
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従来のフーリエ変換法に基づく手法の限界を越える分解能を実現する手法であり，

1970年代後半から現在まで種々のアルゴリズムが提案されている．

　本章では，ネットワークアナライザで実現されているタイムドメイン機能の概要

をまとめ，その利点および限界に関して述べるとともに，波源の到来方向推定に関

して定式化されているスーパーレヅリューション法を概略する．さらに，スーパー

レゾリューション法と周波数データからの時間応答推定との類似性を指摘し，スー

パーレゾリューション法の時間領域手法としての適用可能性，その適用範囲に関す

る考察を行う．

2．2ネットワークアナライザにおける時間領域測定法

　高周波デバイス測定において広く用いられているネットワークアナライザは，S

パラメータの測定を目的とした測定器である．反射特性（Sll，S22）あるいは伝送特性

（S12，S21）の掃引周波数データを逆フーリエ変換することによって，その時間応答を

得ることができる．例えば，図2．1に示すように周波数データS11が2っの不連続点

からの反射波からなる場合，周波数領域でのデータでは2っの波の和（干渉）パタン

となるため個々の寄与を分離することは困難であるが，逆フーリエ変換を施した時

間領域の波形では，互いの波の寄与を遅延時間差により分離することができる．こ

こで，所望の応答を取り出す，あるいは不要な応答を取り除き，再びフーリエ変換

を行うことにより，希望する周波数特性を得ることが可能となる．以上の処理は全

て数値的に行われるため，測定系自体の修正・改良を必要としないことが大きな利

点の一つである．これにより不必要な反射が存在するために良好な測定を行うこ

とが困難であった種々の状況下でのデバイスの測定・評価が可能となる．

　本節では，そのタイムドメイン機能に関して考察し，その特徴，および，限界を

明らかにする．以下にまとめられた事項はタイムドメイン機能を用いて測定を行

う上で，十分に理解しておかなければならない事柄である．

2・2・1　タイムドメイン機能とフーリエ変換

　ネットワークアナライザにおけるタイムドメイン機能には，1）タイムローパスモー

ド，2）タイムバンドパスモードの2つのモードが存在する．双方とも本質的には逆

　　　　　　　　　　　　　　　　　　10
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図2．ユ：タイムドメイン機能・ゲーティング機能を用いたデバイス測定法．
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　　　　　　　　　　　　　　　2fBvV．．“．N

　　　　　　　　　　　　fBw＝　NAf　（2．3）

ここで△f，はサンプリング周波数間隔であり，各サンプルデータはDCからfNまで等

間隔にサンプルされているものとする．また，fBWは測定周波数帯域幅である．言

うまでもなく，負の周波数領域のデータを直接測定することはできない．式（2．2）で

の総和区間［一N，一1】のデータは次式の関係を用いて外挿される．

　　　　　　　　　　　　　　　　T．p＝rn’　（2．4）

　まず，式（22）が式（2．1）に漸近することを明らかにする．そのために，まず周波数

帯域幅（fBvv）を一定にし，測定ポイント数を増加させる．このとき離散サンプルrn

は帯域制限（fBW）された関数rBLT（のの周波数fn（fn＝n△のにおけるサンプルと見

なすことが可能となる．関数rnとrBLT（fn）の間には次の関係が成立する．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　Trn＝rBLT（fn），　T＝一A’f　（2・5）

ここでサンプル数を無限大（N→OO）にする．すなわち，関数を密にし，連続関数に

漸近させる．このとき離散サンプルrnは連続関数となり，総和は積分に変えられる．

　　　　　　　　　　　　　　　1　“　　g
　　　　　　　　　　rTL（t）　＝＝

フーリエ変換（inverse　Fourier　transform）に基づく時間領域解析法である．いま，周波

数応答をr（f），その時間応答をr（t）とする．これらは逆フーリエ変換の定義より，

　　　　　　　　　　　　　・（t）一二・（f）・例協　　　　（2・1）

と関係づけられる．上式は周波数応答r（f）が連続関数，かっ（一〇〇，OO）区間のデータ

に対する定式化であり，このr（t）を計算することは，スペクトルが有界で，かっ離

散的な場合を除き，実際には不可能である．

　有限区間，有限（離散）サンプルの場合，すなわちr（ノ）がrn；n＝0，1，2，…，万であ

る場合には，次式のような離散的フーリエ積分に基づく計算を行うこととなる．

　　　　　　　　　　　rTL（t）　＝　；N7．ll：：：．．　一．．．　：lll　r．　e」’2””Aft．Af

2んwよ燕。

　　　　12

hmΣ・。・伽△∫‘△∫

　　n＝一N

rBLT（∫）eゴ2が亡が

帯域制限信号rBLT（f）は∫B　W→OOでr（ノ）に漸近する．したがって，

　　　　　　　T（t）一睡．．膿枷（ル物＝るル鋤μガ　　（2・7）

以上により，式（2．2）が式（2．1）に漸近することが証明された．

　ネットワークアナライザにおけるタイムローパスモードは，基本的に式（22）に基

づく時間領域解析法である．ネットワークアナライザはRF帯のSパラメータ測定を

目的とした測定器であり，IFおよびDC成分の測定を行うことはできない．したがっ

てDC成分の測定値（式（22）でのro）を得ることは本質的に不可能であり，また，場

合によってはrl，r2のような低周波成分の欠落が生ずることがある†．　HP8510BではDC

成分を含め1～2ポイントの極低周波数領域での点を，測定されたデータの低周波部

分を用いて外挿することにより解決している．この外挿により△fの設定に制約が

生ずる．本システムの場合，△fを22．5MHz以下に設定することは不可能である．可

視領域（エリアジングの生じない範囲）は1／△fである．したがって，時間領域の広

い範囲に応答が分布するような測定の際には，タイムローパスモードの適用が困

難となる．また，時間領域におけるレスポンス分解能を向上させるためには測定周

波数帯域幅を広く，すなわちfNを大きくする必要がある．この場合，測定ポイント

数の制限（HP8510Bでは最大80ユ）を考慮する必要がある．したがって高周波（例え

ば数～数十GHz）帯において△fを小さく設定しなければならない測定に用いること

は困難であり，その適用範囲はかなり制限される．しかしながら，DC成分の外挿，

および，式（2．4）の利用のため，

1）DC成分が外挿されているためTDR（Time　Domain　Refiectometer）測定をソフトウェ

　　ア的に実現できる．

2）周波数帯域幅が実質的に2fa　vvとなりレスポンス分解能が高い，

等の利点を有する．

　タイムドメイン機能のもう一つのモードはタイムバンドパスモードである．これ

は基本的に次式に基づく変換を行う．

　　　　　　　　　　劇一斎毒炉漸綱△f）t・ムノ
（2．8）

（2．6） 　tテストセットH：P8515Aを用いたネットワーク．アナライザ（HP8510B）の基本システムにおける測
定周波数範囲は45MHz～26．5GH：zである

　　　　　　　　　　　　　　　　　　13
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このモードによる解析では，式（2．2）に基づく解析時の制限（△fの制約に基づく測定

周波数帯域，およびその帯域幅）は存在せず，常時適用可能である．式（2．8）は正の

周波数成分のみを用いて変換しており，式（22）に対して（ほぼ）1／2の周波数帯域幅で

ある．したがって，時間領域におけるレスポンス分解能も1／2となる．

　言うまでもなく，式（2．2），式（2．8）から直接，離散的逆フーリエ変換（lnverse　Discrete

：Fourier　Transform，　IDFT）が導かれる．ネットワークアナライザ（HP8510B）内部では，

チャープ変換を施すことによりこれを高速フーリエ変換（：FFT）化している．

　このように，利用周波数帯域幅の点で，このタイムバンドパスモードはタイム

ローパスモードに比べ劣っている．しかし，高周波であり，かっ，バンドパスデバイ

スの多い電磁波回路，アンテナに対して適用する際には，先に述べたような解析時

の制約がほとんど存在しないため，一般にこのモードの適用が便利である．そこで

以降，タイムドメイン機能とは，このバンドパスモードを指すものとする．

2．2．2　タイムバンドパスモードの分解能

　ここでは，タイムバンドパスモードの（レスポンス）分解能を考える．例えばt＝　t1

に反射係数が5エ（周波数依存性なし）の不連続点が存在するとしよう．測定周波数

帯域が（一QO，OO）なら層ば，その逆フーリエ変換はlr（t）1＝ISllδ（オーオ1）となる．しかしな

がら，実際には周波数帯域が有限であるため，式（2．8）により得られる応答は有限幅

の主ビーム，および，いくつかのサイドローブからなる波形となる．

　まず，この主ビーム幅を導出する．いま，測定周波数帯域を∫1～fN（サンプリン

グ周波数間隔ムノ）とすると，この周波数応答は，

　　　　　　　　　rA　＝　sie－」’2”（　fi　＋（”一i）Af）ti　1，　n＝　1，　2，　…，　IV　（2．9）

となり，その時間応答波形は次式となる．

　　　　　　　　　　l　　g
　　　　　rTB（t）　＝

　　（N－1）Af．‘．”一i

　＝sl・e

fc　＝　（A　＋　fN　）／2

Σ・・e一ゴ2π（h　＋（n－1）ムノ）t…ゴ2π（∫1＋（n一1）△∫）ち△∫

ゴ2。∫，（・一t1）．・i皿［π（万一1）ムノ（t－t・）】

（IV　一　1）　・　sin［7rAf（t　一一　ti）］

（測定周波数帯域の中心周波数）

14

（2．10）

（2．ユ1）

t＝tl†において上式は最大値Slをとる．もしSlがSl（f），すなわち周波数依存性を有

する場合にはユ／N・Σi．，s1（fn）より，周波数特性の平均値を表すこととなる．

　さて，式（2．10）の第一ヌルは，その遅延時間をtNとして，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1

　　　　　　　　　　　　　　　　　（N一ユ）ムノ

　式（2．10）に関係する波形はアレー信号処理に関連する種々の問題にも現れる．周波

数領域での有限離散サンプルを用いたこの時間応答推定に限らず，この種の変換で

は一般にウインドウィング（wi皿dowing）と呼ばれる処理が施される．これは主にサイ

ドローブレベルの低減，すなわち，サイドローブにより他の応答が隠される（マスキ

ング）ことの防止を目的としたものであり，そのウインドウ形状の代表的な関数と

してBartlet，　Blackm　an，　C　auchy，　Gaussian，　H　am皿i皿9，　H　anning等がある（例えば【2］，［3】）．

ネットワークアナライザ（H：P8510B）における時間領域解析ではMINIMUM，　NORMAL，

MAXIMUMという3種類のウィンドウが用意されている．MINIMUMからMAXIMUM

になるにつれ周波数領域データに大きなテーパーが施されることになる．これら

のウィンドウを用いた時間領域波形の概形を図2．2に示す．信号モデルは式（2．9）に基

づいており，各パラメータは51＝1．0∠0．0，tl＝0．O，　f1　＝2．OGHz，　fN＝6．OGHz（fBw＝4GHz）で

ある．同図から明らかなように，低サイドローブを実現するウィンドウを用いると

時間領域におけるマスキ．ング（サイドローブにより他の信号が隠される現象）は少な

くなるが，時間領域標準ビーム幅が大きくなる．MAXIMUMのサイドローブが乱れ

ているのは本演算を10－10で打ち切ったためである．表2．1に式（2．9）［ウィンドウなし

（矩形ウインドウ使用）］，および，上記の各ウインドウ使用時の時間領域標準ビーム

幅，第一サイドローブレベルを示した．

　2つ以上の信号が存在する場合には，重ね合わせの原理を用いて式（2．10）の結果を

拡張することができる．図2．3は反射／伝送係数が共に1．0∠0．0，遅延時間がそれぞれ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．12）　　　　　　　　　　　　　　tN　＝　tl　±
　　　　　　　　　　　　　　　　　　（IV　一　1）Af

となる．文献［i］におけるアレーアンテナの角度分解能との対比より，上記の主ピー・一

ムのピーク位置と第一ヌルとの遅延時間差を時間領域標準ビーム幅と呼ぶことに

し，これをtBWとする．

　　　　　　　　　　　　　　tBvv＝kr　一xAr　（2・13）

t厳密にはt＝　tl十ml△i（mは整数）である・このような現象をエリアジング（aliasing）という．

　　　　　　　　　　　　　　　　15
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t2＝1．Onsec，　A＝1．OGHz，　fN＝5．OGHz，　NORMAL　WINDOW使用．
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’姪　’

0．Onsec，1．Onsecである信号の時間応答の様子である．点線は個々の信号の時間応答

であり，実線が和信号の時間応答である．逆フーリエ変換に用いられた周波数デー

タは1～5GHz（4GHz　span，△f＝5MHz）である．ここでは，NORMAL　WINDOWを施し

た結果を図示している．

　さて，式（2．13）から分かるように，時間領域標準ビーム幅tBWは（N－1）△f（使用周

波数帯域幅）の関数となる．この時間領域標準ビーム幅は，時間領域における2っ

の近接した応答の分離可能性を判断する上での指標となる．図2．4に図2．3と同じ応

答（sl，s2＝1．0∠0．0，　t1＝1．Onsec，　t2＝1．O　nsec）を，それぞれ8GHz　span（1～9GHz），4GHz　span

（1～5GHz），2GHz　span（1～3GHz），1GHz　span（1．5～2・5GHz）の周波数帯域幅データを用い

て時間領域解析を行った結果を示す．

　ここで用いたウィンドウはNORMAL　WINDOWである．同図より，8GHz　span，4GHz

spanの波形では2っの応答が明瞭に分離されていることが分かる．2GHz　spanでは辛

うじて各々のピークを検出することは可能であるが，各応答の裾野が重なり合い，
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図2．4：周波数帯域幅と時間領域分解能．s1＝32＝1．0∠0．0。，　t1’＝O．Onsec，　t2＝　1．Onsec，

NORMAL　WINDOW使用，1GHz　span：使用周波数帯域は1．5～2．5GHz．2GHz

span：使用周波数帯域は1～3GHz．4GHz　span：使用周波数帯域は1～5GHz．

8GHz　span：使用周波数帯域は1～9GHz．
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表2．1：各ウィンドウ使用時の時間領域応答波形の諸元．

時間領域 第一サイドローブ
ウインドウ形

標準ビーム幅 レベル（dB）

MINIMUM† 1．0オBW・ 一13dB

NORMA：L 1．6オβW・ 一44dB

MAXIMUM 2．3オβW 〈。90dB

†MINIMUMはウィンドウなしに対応する．

表2．2：近接した2つの信号の時間領域推定結果，および，時間領域標準
ビーム幅．sl，s2＝1．0∠0．0，tl＝1　．Onsec，　t2＝1．0皿sec

遅延時間推定値
周波数帯域幅 使用周波数帯域

オ1（皿sec） オ2（nsec）

時間領域標準

rーム幅（nsec）

8GHz　span

SGHz　span

QGHz　span

撃fHz　spa皿

1．0～9．OGHz

P．0～5．OGHz

戟D0～3．OGHz

P．5～2．5GH：z

0，000

O，001

O，091

　　　　1．000

@　　　1．002

@　　　0．908

獅盾煤@Iesolved

02

O．4

O．8

P．6
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分離されているとは言い難い．さらにIGHz　spanでは，1っのピークのみの応答波形

となり，2つの応答の存在を確認することすら不可能とな．る．各時間領域解析にお

ける遅延時間推定値，および，時間領域標準ビーム幅を表2．2に示す．遅延時間差が

2tBW以上，すなわち，互いの応答の主ビーム（メインローブ）に重なりがない場合

には両者の応答を明瞭に分離することができ，また推定される遅延時間値もほぼ

正確なものとなる．遅延時間差がユ～2tBWの場合の分離可能性は互いの反射／伝送

係数値に依存する．図2．4のように51＝s2の場合には分離が可能である．しかしなが

ら，各々の信号の応答には他方の応答のかなり大きな振幅レベルの（主ビームの）

裾野が重なることとなり，表2．2に示すようにその遅延時間推定値に大きなバイアス

が生ずる．さらに，ltBW以内に存在する近接した応答は，ほとんど分離することが

できない．

　このように，タイムドメイン機能では本質的な分離可能限界が存在し，同振幅の

近接する2信号の分離限界（レスポンス分解能）はほぼltBWである．ただし，分離

可能であっても表2．2に示すようにその遅延時間推定値はバイアスされる．そこで次

節において，このバイアスを解析する．

2．2．3　遅延時間推定値のバイアス解析

　先に示した単一波の時間領域波形（時間領域スペクトル）はsin・x／xに漸近する†．近

接した応答の遅延時間推定では，この波形のサイドローブの重なりによるバイア

スが問題となる．例えば，反射係数s1（f），遅延時間tlの反射点の遅延時間推定値が

t1である場合，他の応答のサイドローブ自体の重なりによるSl（f）の推定誤差を無

視できる場合であっても，その反射係数推定重げ1（のは，

　　　　　　　　　　　　　亀（∫）＝・、（∫）・一ゴ2・f（¢・幽ξ・）

となり，遅延時間推定誤差は反射係数の位相項に影響する．上式より，高周波にお

ける推定ほど高精度な遅延時間推定が必要となることが分かる．そこで，以下にお

いて2つの近接する反射波の遅延時間推定における推定誤差の近似計算を行う囚．
↑sinハ「φ　　　　8inハ「φ

　　　のNsinφφ一←0　　」～「φ
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　いま，以下のような2波信号モデルを考える．

　　　　　　　　　　　　r（f）＝・、e一ゴ2π角＋・2e一ゴ2噛　　　　　　（2．14）

簡単のため各反射係数は周波数特性を持たないものと仮定する．またウィンドゥ

はMINIMUM（ウインドウなし）であるものとする．このとき周波数データfi～fN

より得られるタイムバンドパスモード時間応答波形は次式となる‡．

　　　　　　　　　　　　　π（オーオ1）　　　　π（オーオ2）

ここで5‘；i＝1，2は実数とする．このときlj（t）1とf（t）の変曲点は一致する．いま，

2っの応答が分離可能であるものとする．tl付近に出現するtlの推定値tlを導出

する．

　1ti・一　tlluoが成立する場合，式（2．16）は次のように近似される．

r（t）一＠一難讐（；、テオ1）｝＋劇無抽・副睾（15オ2）｝）遡（2・・5）

ここで，fBW，∫。は式（2．11），（2．3）で定義済みである．実際に観測する量はlr（t）1であ

り，式（2．15）の右端の指数項eゴ2πノctは考慮する必要はない．また，解析を容易にする

ため51e一ゴ2がぬ，52e層ゴ2が‘‘2は実数であるものとする．すなわち，次式に示すデ（t）につ

いて解析する．
　　　　　　　，一（t）＝s，．op’n｛7ri！B．vv（1一，　ti）｝＋，一，．E2’1！L！！liigtz111n｛7ri！B．vv（1一，　t2）｝　（2．16）

　　　　　デ（t）一S・伽（1－1｛（πfB・VV）（t－t・）｝2）＋52・餌睾（1デ2）｝（2・17）

仮定より，上式はt＝tlで極値をとる．したがって式（2．17）の微分をOとする事によ

り，バイアスlt1　一一t11は以下のように導出される．

1オ1一オ・鴫・π彦W・μCOS篭豪Smμ1

　　　　　　　　　　　　　pa　＝　（TfBVV）（t2　一　ti）

ただし，式（2．18a），（2．18b）の導出において（πfBw）（ti－t2）N（πfBvv）（tl－t2），1オ1一オ11駕0

の近似を用いていることに注意されたい．

（2．18a）

（2．18b）

　‡ここでは連続モデルでの解析を行っている．離散モデルにおいてもN→◎oで漸近することは明
か．

　図2．5に数値解析結果を示す．信号モデルは51＝ξ2＝1．0∠0．0，tl＝O．0皿sec，　t2＝1．Onsec，

fi＝・1．OGHzであり，　fNを変化させ周波数帯域幅を横軸として，バイアスとの関係を

表している．図中のマーカー（○）は数値計算により得られた厳密値である．帯域幅

が狭くなるほど近似精度が劣化するものの，各々の応答のメインローブの重なりの

ない2GHz（2tBWに対応）以上においてはほぼ良好な近似値を与えていることが分か

る．このように遅延時間推定誤差は振動を繰り返し減衰する波形となる．一般に5‘

は複素数となる．この場合においても，周波数帯域幅が2tBW以上である場合なら

ば，一般にバイアスの最大値は式（2．18a）により制限される．同図には，51，52の位相

差が0。（マーカー○），180。（マーカーx），90。（マーカー△）の場合のバイアスの数値解

も示している．マーカー値が0．5nsecであるものは分離されていないことを表して

いる．このように同振幅の2波であっても，その位相関係により，分離に必要な帯域

幅は異なる．これはtl＜t＜t2で合成される各サイドローブの位相関係が異なるた

めである，一　t＝（tl＋t2）／2においてサイドローブが逆相で合成されるならば，そのt

においてヌルが形成され，少なくともピークは2っ検出される．しかしながら，図

2、5から明らかなように，そのような狭帯域推定におけるバイアスは非常に大きく

なる．また，同振幅の場合は1tBW以上の周波数帯域幅により2波の分離が可能とな

る．振幅の異なる2波の分離では，一・殺にltBW以上の周波数帯域幅が必要となる．

　このように，タイムドメイン機能を用いた遅延時間推定においては十分に広い周

波数帯域幅を確保した場合であっても，推定された遅延時間推定値には若干の誤差

が含まれる．高周波デバイスにおける反射／伝送係数を厳密に推定する際には，そ

の誤差に注意しなければならない．

2・2・4　フー・一vリエ変換法の利点・欠点

　このようにフーリエ変換法に基づくタイムドメイン機能には種々の利点，欠点が

存在する．その限界についてまとめると，以下のようになる．まず利点として，

　・入力過程のモデルの形に依存しないノンパラメトリック（nonparametric）な手法

　　である．

20 21

　　　　　　　　　　ヨ　　　　
・’ C1?’・一魏、、，t灘

薫
染
；
．
竃
「
ミ
、
＝
℃
ド
毒
．
レ
望
r
．
・
ず
暗
．

，
モ
．
凶
p
窒
・
　
、



－
陰
嚢
勢
竃
汁
｛
．
’
三
二
～
襲
ド

ξ
ジ
醇
雪
ぎ
豪
鐘
峯
姦
塗

㎜羅

羅
思
麟趨

　．パラメータの変化に対して比較的鈍感な，ロバスト性の高い手法である（安定

　　した手法である〉．

　・実現が容易である．

などが挙げられる．限界は，

　・高い分解能を得るためには周波数帯域幅を広げなければならない．

　・遅延時間推定誤差を完全に取り除くことは容易ではない．

である．

　実際には周波数帯域幅にも測定機器に依存する限界があり，また，バンドパスデ

バイスの際にはその帯域幅以上に増加させることは本質的な意味をなさない．こ

のように本手法による時間領域解析は種々の物理的な制約により，その分解能を制

限されることになる．

（
8
の
⊂
）
①
∈
お
〉
・
コ
窃
D
も
の
㊦
お

Oes

O．4

0．3

0e2

0eL

o．o

　o

o

o

O　ph　ase　shift　oo
A　ph　ase　shift　goe

×　phase　shift　lsoe

一一
@eq．　（2．18a）

eX　／2

Frequency　bandwidth　（GHz）

図2．5：周波数帯域幅と遅延時間推定誤差．
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2．3波源探査とスーパーレゾリューション法

　フーリエ変換法の応用例の一つとして，アレーアンテナによる波源探査がある．

前述の周波数系列を逆フーリエ変換することにより時間領域における応答の分布

の推定が可能であることと同様に，（直線）アレーアンテナの各素子出力をフーリエ

変換することにより野鴨の空間分布（Spatial　Spectrum，空間スペクトルといわれる）

が得られる．このようなフ・一リエ変換法に基づく波源の空間分布推定では，前述の

議論同様，アレーの開口長により，分解能が制限される．しかしながら，近年，信

号と雑音の統計的な性質の違いを利用することによりアレー本来の分解能限界を

越えた高分解能性を実現した手法が数多く提案されている．これらの手法を総称

して“スーパーレゾリューション法”という．スーパーレゾリューション法には，数多

くの手法がある同一［9】．その中でも特にデータから構成される共分散行列の固有値

解析法に基づく一連の手法が，著しい分解能を示すことが報告されている．以下で

は，その中でも広く知られているMUSICアルゴリズム［10】を取り上げる．

2．3．1　MUSICアルゴリズム

　L個の特性の等レいセンサアレーからなる直線アレーがd個の狭帯域信号

Ul（t），・u2（t），…，Ud（t）を受信しているものとする．これらの信号はアレー軸に対し

それぞれθ1，θ2，…，θd方向から到来するものとする（図2．6）．．Pk；k＝1，2，…，dを信号

電力，ρ‘ゴ；i，ゴ＝1，2，…，dをこれらの信号の相関係数を表すものとする．すなわち，

　　　　　　　　　　　P，　＝　E［IUk（t）12】，　k＝1，2，…，d　　　　　　（2．19）

および，

　　　　　　　　炉珂鴇：（t）n…ゴ＝1，2，…，d；1ρ‘ゴ1≦1・　（2・2・）

ここで，E［・］はアンサンブル平均を表す．ここでは，これらの信号はいずれもコヒー

レントではないものと仮定する（1ρijl≠1）．信号の重ね合わせの原理より，　i番目の

センサにおける受信信号τ‘（t）は次のように書き表される．

　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　Xi（t）＝Σ％k（t）・一」πdi　cos　ek＋ni（t）．　　　　　　（221）

　　　　　　　　　　　　　　k＝1

　　　　　　　　　　　　　　　　　23
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図2．6：アレーアンテナによる波源の到来方向推定．

Ud（t）

XL（t）

24

diは半波長で規格化された，参照素子に対するi番目のセンサ素子位置，　ni（t）はi

番目のセンサ雑音である．ここで，雑音は定常的であり，かつ，平均0の無相関ラン

ダム過程であるものと仮定する．さらに雑音は互いに等しい分散を有し，無相関で

あるものとする．すなわち，

　　　　　　　　　　　　　　E［πiωηゴ（t）］＝σ2δ‘ゴ

ここで，δりはディラックのデルタ関数，σ2は雑音電力である．

　またCVk　＝　T　cos　ek；k＝1，2，…，dとし，式（2．21）をベクトル表示を用いて書き表すと，

　　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　　x（t）＝Σ蝋オ）α（ωk）＋n（t）　　　　　　　（2・22）

　　　　　　　　　　　　　　　k＝1

ここでベクトルx（‘）はしxユベクトル，

　　　　　　　　　　　　x（t）＝［x、（t），x2（t），…，XL（t）］T　　　　　　（2．23）

であり複素空間C上のL次元ヒルベルト（Hilbert）空間H内に存在する．ここで，　Tは

転置を表す．α（Wk）は到来方向θkに関係する“モードベクトル（mode　vectOI）”である．

すなわち，

　　　　　　　　　　α（ωk）＝［・一ゴ41ω・，・一ゴd・ωk，…，e一ゴdL“，k］T　　　　　（224）

アレー出力ベクトルτ（のは，さらに，

　　　　　　　　　　　　　　x（t）ニ：Au（t）十n（t）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．25）

と書き表すことができる．ここで，

　　　　　　　　　　　u（t）＝［u1（t），u2（t），…，Ud（t）］T
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．26）
　　　　　　　　　　　n（t）＝［n、（t），n2（t），…，nL（t）］T

また，

　　　　　　　　　　　　A＝［α（ω1），α（ω2），…，α（ωL）】　　　　　　　（2．27）

は，d個の方向ベクトルからなるLxd行列である．仮定よりLxL出力共分散行列，

　　　　　　　　　　　　　　Rxx　＝　E［x（t）xH（t）］　　　　　　　　　　　（2．28）

は，次の形式に書き表すことができる．

　　　　　　Rxx＝AE［u（t）uH（t）］AH＋E［n（t）nH（t）］＝　AS。AH＋σ21　　（2．29）

　　　　　　　　　　　　　　　　　25
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定義よりRxxはエルミート正定であることに注意されたい．上式におけるHは複

素共役転置，1は単位行列である．また，

　　　　　　　　　　　　　　S．＝E［u（t）u”（t）］　（2．30）

はd×dの信号共分散行列を表し，データ内にコヒーレント信号が存在しない場合

（1ρ引≠1），正則となる．Suがランクdで，かっ方向ベクトルa（ω1），a（ω2），…，α（ωd）が

一次独立である場合，Aもまたランクdとなり，半正定行列AS％AHのランクもd

となる．μ1≧μ2≧…≧PdをASu　AHのd個の非零固有値とする．このとき，Rxxの

固有値λk；k＝1，2，…，しに対して以下の定理が成立する．

［定理1］d個のモードベクトルから構成される行列Aがフルランクであり・かっ・

信号共分散行列Suが正則であるとき，共分散行列Rxの固有値に関して次の関係が

成立する．

　　　　　　　　　　Ai　i）　A2　12t　…　12r　Ad＞）td＋i＝…＝）tL＝a2　（2．31）

［証明］共分散行列Rxxの固有値，固有ベクトルからなる行列λ，　Eをそれぞれ次の

ように定義する．

A＝

1λ

o

A2
o

AL

　　　　　　　　　　　　　E　＝　［ei，e2，…，eL］

共分散行列Rxxとその固有値，固有ベクトルの関係より，

　　　　　　　　　　　　　　　Rxx　E　＝　EA

式（2．29），（2．34）より，

　　　　　　　　　　　　　AS．AHE＋a21E　＝　EA

またEの列は固有ベクトルであるので，

　　　　　　　　　　　　　　　　EEH＝1

（2．32）

（2．33）

（2．34）

（2．35）

（2．36）

式（2．35），（2．36）より，

　　　　　　　　　　　　　AS．AH　＝　E（A　一　a21）EH

仮定より，

rank［AS．AH］　＝　rank［E（A　一　u21）EH］

＝mzn
rαnk［珂，rαnk

Al　一　a2

o

Ad　一　a2

Ad＋i　一　a2

o

（2．37）

AL　一　a2

　　　　　　＝d

行列Eのランクはしであり，またRxxは正定であるので，上式が成立するためには

λd＋1＝λd＋2＝…＝λL＝σ2が必要である．したがって共分散行列Rxxの固有値には，

　　　　　　　　　Ak　＝｛μヅ，1：請論…，L　　（2・38）

すなわち，式（2．31）の関係が成立する．　　　　　　　　　　　　　　　［Q・E・D・］

　式（2．31）から分かるように，雑音電力σ2より大きな固有値の個数から到来する信

号の個数dの推定が可能となる．厳密には式（2．29）を実現することは不可能である．

なぜなら観測時間が有限だからである．通常，データ共分散行列の推定値として有

限時間内に得られた測定データ“スナップショット”から算出される共分散行列を用

いる．スナップショット数の有限性のため，雑音固有値は厳密にはσ2に収卑せず，あ

る分散を有した分布を示すこととなる．このため，SNRの高い場合（λd》λd＋1）には

固有値のオーダーの違いから比較的容易に入射信号の個数を推定することが可能

であるが，SNRの低い場合（AdN＞Ad＋1）には，明確に入射信号数を決定することが困

難となる．

　このような場合の入射信号数を決定するためのアルゴリズムとしては，以前より

AIC［11］，【12】，　MDL［13］などが知られている．さらに近年ではMDLの改良，計算量の

軽減等を目的としたアルゴリズムの開発を目的とした研究が進められており，文献
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［14］一［17】などが提案されている．必要に応じてそれらのアルゴリズムを取り入れる

と良い．

　また，［定理1］に示した固有値λi；‘＝1，2，…，しに対応する固有ベクトルei；i＝

1，2，…，しと入射信号の到来方向に関係するモードベクトルの間には次のような興

味深い関係が成立する．

［定理2］最小固有値（雑音固有値）に対応する固有ベクトルは，行列Aの列，すなわ

ちモードベクトルに直交する．

［証明］式（2．33）のEを次のように2っの行列に分割する．

　　　　　　　　E＝　［ei，e2，…，ed　1　ed＋i，　ed＋2，…，eL］　＝　［Es　1　EN］　（2．3g）

ここで」E2＞は最小固有値に対応する固有ベクトルを列とするL×（L－d）行列であり，

Esは他の大きな固有値に対応する固有ベクトルからなる五×d行列である．式（2．37）

の両辺に右からENを乗ずる．式（2．38），および固有ベクトルの性質より，

　　　　　（AS．A）EN　＝　（E（Zl　一　a21）EH）EN

＝E

pa　1

o

P2

pad

o

o

o

EsH
ENH EN

（2．40）

上式より，

　　　　　　　　　　　　　　　AS．AHEN　＝o　（2．41）

あるいは同様に，

　　　　　　　AHei　＝Oo　e，H・　a（wk）＝O，　d＋1Si　〈一　L，　1SkSd　（2・42）

すなわち，最小固有値（雑音固有値）に対応する固有ベクトルは，モードベクトルに

直交する．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　［Q・E・D・］

　この互いに直交する雑音に対応する固有ベクトルと各モードベクトルの関係に

注目しよう．d個のモードベクトルα（ω1），α（ω2），…，α（ωd）はそれら自体一次独立であ

　　　　　　　　　　　　　　　　　28

り，この方向ベクトルにより張られるd次元‘‘信号”部分空間Sは雑音に対応する固

有ベクトルにより張られる部分空間Nと直交する．したがってNはSの直交補空間

であり，“雑音”部分空間と呼ばれるものである．加えて，Hは通常，有限次元の部

分空間とその補空間の和として表すことができるので，次式を得る．

　　　　　　　　　　　　　　　　H＝S　（IDN　（2．43）

ここで，

　　　　　　　　　　　S＝　span｛　a（wi　），　a（w2　），　…　，　a（wd）｝　（2．44）

および，

　　　　　　　　　　　　N＝　span｛ed＋i，　ed＋2，…　　，　eL｝　（2．45）

このような信号，雑音部分空間の概念はReddi［18】，　Bienvenuと：KoPP【19］，　Scmidt【10］等

により導入されたものである．したがって，次の関数のピーク

　　　　　　　　　　　　　　　　L　aH（w）a（w）
　　　　　　　　Pmusic（tu）　＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．46）　　　　　　　　　　　　　S　ieiHa（w）12　一一　aH（W）ENE”a（w）

　　　　　　　　　　　　　i＝d十1

あるいは等価的に吹式のd個の零点

　　　　　　　　（？．．，i．（w）＝　2　leg・　a（w）12＝aH（w）ENESa（w）　（2．47）

　　　　　　　　　　　　　i＝d十1

により真の到来方向に対応するωを推定することが可能となる．Schmidt【10］に従

い，本手法を逗旦ltiple凱gnalΩlassi飴ation（MUSIC）法と呼ぶことにする．式（2．46）は

し≧d＋1の場合のみ意味を持ち，これはセンサ素子の数が全信号数よりも少なくと

も1っ以上多くなければならないことを意味する．（フーリエ変換法に基づく）ビー

ムフォーミングによる信号の到来方向推定などとは異なり，ここでのPmu、ie（ω）では

各到来方向の信号電力の推定は行われない．しかしながら，アレー出力の共分散行

列Rxxのアンサンブル平均が正確に推定されているならば，無相関，かっ等雑音の

条件の下でPmu、i。（ω）のピークは真の到来方向に一致することが保証される．すな

わち，理想的な場合，本手法ではビームフォーミング法による到来方向推定時のよ

うな本質的な分離限界は存在しない．これらのピーク（あるいは（？mu、i。（ω）の零点）

　　　　　　　　　　　　　　　　　29
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は，通常，信号の到来角の間隔に依存せず明瞭に検出することが可能である．この

ようにデ＿タ共分散行列の固有構造に着目した手法では，原理的にその分解能は

アレー開口に依存せず，近接したターゲットを分離，識別することができる．

　特に信号電力の推定値が必要な場合には，式（2．46）あるいは式（2．47）の推定結果よ

り既知となった，モードベクトルα（Wk）；kニ1，2，…，dからなる行列A・および固有値

解析結果より得られた雑音電力を用いて次式を計算することとなる．

　　　　　　　　　S．　＝　（AH　A）一i　AH（R．．　一　a2　1）A（AH　A）’i　（2．48）

Suの対角要素は各入射信号の電力を表す．また，非対角項，および式（2．20）の関係

よ’り，各入射信号間の相関係数が明らかとなる．

　このようにMUSICアルゴリズムでは，入射信号がコヒーレントではない場合，波

源の個数，および，その到来方向の分離検出が可能となる．しかしながら，マルチ

パス伝搬のように式（2．21）のいくつかの信号が完全相関（すなわちコヒーレント）で

ある時には，式（2．30）に示した行列Suが特異となり，上記の結論はもはや真ではな

い．このような状況下においても上述の原理を適用すべくいくつかの手法が考案

されている．次節では，入射信号が完全相関である場合の共分散行列を考え，空間

スムーズィング法（Spatial　Smoothing　Preprocessi皿g，　SSP）と呼ばれる一連の相関抑圧前

処理法に関して言及する．

2．3．2　空間スムーズイング法

　L個のセンサからなる等間隔直線アレーを考える．方向θ1，θ2，…，θkからのd個の狭

帯域信号を受信しているものとする．また，これらの入射信号は完全相関であると

仮定する．すなわち，これらd個の信号Ul（t），u2（t），…，Ud（t）は，位相遅れ，振幅は異

なるものの，本質的には同じ情報を有する相似な信号である．よって，Uk　＝　orkUl（t）；

k＝1，2，…，Kと表すことができる．ここで叫はUl（t）に対するk番目の信号の複素減

衰項である．再び，アレー間隔は半波長で規格化されており，信号と雑音は定常，零

平均，無相関のランダム過程であり，さらに雑音は分散σ2を有し，互いに無相関で

あるものと仮定する．先に示したようにi番目の素子の受信信号Xi（t）はdi　＝・　（i　一一　1）

として式（2．21）のように表される．また入射信号がコヒーレントであるため式（2．26）

で表される信号ベクトルの信号共分散行列Suは次式とな．る．

　　　　　　　　　　s。＝E［u（t）uH（t）］＝u（t）uH（t）全2L・tH

すなわち，平均操作は意味をなさず，この行列Suは特異となる．ここで，

　　　　　　　　　　　　　　u　＝　［ul，u2，…，ud］T

とする．仮定よりアレー出力共分散行列Rxxは次のように表される．

　　　　　　　　　　　　　Rxx　＝　AuuHAH　＋　a21

（2．49）

（2．50）

（2．5ユ）

もしλ1≧λ2≧…≧λLかっe1，・e2，…，eLをRxxの固有値，固有ベクトルとすると，先

の結論より，

　　　　　　　　　　　　　A2＝A3＝…＝　AL　（＝　a2）　（2．s2）

となる．

　信号固有値λ1に対応する固有ベクトルe1は入射信号のモードベクトルの重み付

き線形和で表される1次元の信号部分空間を張る．方向ベクトルのバンダモンド

（Vandermonde）構造性より，方向ベクトルの線形和は他の方向ベクトルとなること

はない．結果としてe1はもはや妥当な信号部分空間ではなく，式（2．46）では真の到

来方向を推定することはできない．Suの正則性の必要性はEvans等により指摘さ

れており，また，Shanらによってコヒーレントな場合においても式（2．49）のSuと等

価なフルランク状態を保証する前処理が導入されている［20］．この前処理，空間ス

ムーズィング法はL個のセンサを分割した相重なるM個のサブアレーを用いた処理

法である．｛1，2，…，N｝素子が第1サブアレーを，｛2，3，…，N＋1｝が第2サブアレー

を形成する．最後のサブアレーは｛五一1V＋1，L－N＋2，…，L｝となる（図2．7参照）．

Xm（t）；mニ・1，2，…，Mをm番目のサブアレーとする．ここでMはサブアレーの総数を

表す．よって，

Xm（t）　＝　［Xm（t），xm＋i（t），…，xm＋N．一i（t）］T，　m＝　1，2，．・・，M （2．53）
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また，次のように表現することも可能である．

　　　　　　　　x．（t）＝ADM－iu（t）十n．（t），　m＝1，2，…M

ここでDm－1はd×d行列

D＝
　U2　．

（2．54）

（2．55）

の（m－1）乗を表す．ここで

　　　　　　　　　yt＝e－iW；，　c，di＝Tcos　et，　i＝1，2，…，d　（2．56）

m番目のサブアレー共分散行列は，

　　　　　　　　　　　Rm　＝　E［xm（t）xm（t）H］

　　　　　　　　　　　　＝ADM’is．（DM－i）HAH＋a21　（2．57）

となる．データ全体の共分散行列Rxxとサブアレー共分散行列Rhの関係を図2．8

に示した．空間スムーズィング法は上記のサブアレー共分散行列Rmの平均値によ

り定義される．

　　　　　RSSP　＝　i17　］ilS．　R．　＝A

　　　　　　　　　　　　ユ
　　　　　　　　＝ASSSP．AH＋σ21

ここで，

　　　　　　　　　　　535P一台義D㎜一・Su（Dm一・）H

完全コヒーレント環境でのSuは式（2．49）で与えられ，

±　ill．　Dm－is．（Dm一一i）Hl　AH　＋　a2i

　m＝1

Sssp　＝　t　＝　［u，　Du，　D2u，　・　・・　，　DM’iu］

　
　
　
　
（

＝1．ccH
　M

（2．58）

（2．59）

（2．60）

＃1 ＃2 ≠1V 幸N＃N＋1

　　一　一　一　一　e　一

＃L－N＋1

図2．7：空間スムーズィング法におけるサブアレーの分割．

R　　＝

711　　　7肇12　　　●’。　　7鴨12V 丑

ア21

@…

ﾅV1

「22　r23　…

窒Q1　　’・．

@
…

●　●

@　●

R2

rMM

rLM

RM

rML

rLL

図2．8：全データ共分散行列とサブアレー共分散行列の関係．
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ここで，

C　＝＝　［u，Du，　D2u，…，DM－iu］

Ul

o

U2

o

Ud

レ、レ、2…レ、M－1

μ2μ22…レ2M廟1

vd　yd2　．．．　ydM－1

全KV （2．61）

明らかにSSSPのランクはσと等しい（σ＝KV）．また正方行列Kはフルランクで

あるから，σのランクはVのランクに等しい．さてdxMバンダモンド行列Vのラ

ンクはrank［V］＝min（d，M）であるから，M≧dならばrank［V］＝dとなる・したがっ

て，M＝L一π＋1≧d，あるいはL≧1V＋d－1ならば平均化された信号共分散行列

Ssspは正則となり，　Rsspは非コヒーレント時の共分散行列と同形となる．すなわ

ち，式（2．58）で定義されるRsspの有する特徴は，式（229）のRxxと一致する．した

がって，Shan等が指摘したように信号相関に拘らず固有値解析法を用いることが可

能となる．しかしながら，この場合，素子センサ数Lは少なくとも（N＋d一一1）個存

在しなければならない．また，各サブアレーのサイズ万は少なくともd＋1であり・

素子総数は従来のものではL＝d＋ユであったのに対し，本手法では2dとなる．

　このようにサブアレーに分割し，それらの共分散行列の平均により信号共分散行

列を等価的に正則化することが可能となり，したがって，式（2．58）に対してMUSICア

ルゴリズムの適用が可能となる．

2．3．3　改良型空間スムーズイング法

　Shan等による空間スムーズィング法は，信号相関に拘らず固有値解析法に基づく

スーパーレゾリューション法の適用を可能とする前処理法である．しかしながら，こ

の場合，素子センサ数Lは少なくとも（N＋d－1）個存在しなければならない．また，

各サブアレーのサイズ．ZVは少なくともd＋1であり，素子総数は完全相関波が存在し

ない場合L＝d＋1であったのに対し，SSPでは2dとなる．先に示したサブアレーは

サブアレー内の要素が素子番号の増加順に，かっサブアレー番号もまた増加順に

なっていることから，前進方向（forward）にスムーズィングを行っていると言われるこ

とがある．同様に後ろ向きサブアレーを定義し，後進方向（bachward）のスムーズィン

34

グを定義することもできる，これらを併用することにより，素子数をさらに【3d／2】

まで減ずることが可能となる．　　　　　　　　　　．

　この目的のため，M個の後ろ向きサブアレーを定義する．すなわち，｛L，L－1，…，L－

N＋1｝が第1サブアレー，｛五一1，L－2，…，L－1V｝が第2サブアレーである（図2．9参

照）．x㍍（t）；m＝ユ，2，…，Mをm番目のサブアレー出力の複素共役を表すものとする．

Nはサブアレー内の素子数（IV　＝L－M＋1）である．

　　　　　x；。（t）　＝［xi－m＋、（t），　xZ－m（t），…，xZ－N＋、（t）］T，　m＝ユ，2，…，M　　（2・62）

また，式（2．54）のような行列表示も可能である．

　　　　　　　xh（t）　＝　A［DL－Mu（t）］“　＋　nla’　（t）

　　　　　　　　　＝　ADM－i　［DL－iu（t）］“＋nh’　（t），　m＝　1，　2，…，M　（2・63）

ここでのDは式（2．55）で既に定義済みである。m番目の後ろ向きサブアレーの共分

散行列は次式となる．

　　　　　　　Rh　＝　E［xh（t）xh”（t）］　＝　ADM－iSt（DM－i）”A”　＋a21　（2．64）

　　　　　　　　st全jD一（L－1）E［uH（t）’uT（t）】（D一（L－1））H

　　　　　　　　　．，，　D一（L－i）s；（D一（L一’i））H　（2．65）

KK　Y，　…　Y．　YN’；’i

　　　窃（老）

”’

@Y，：’．．，’”　Y，

　　　　　　　τ1（t）

　　　xs（t）

図2．9：改良型空間スムーズィング法における後ろ向きサブアレー．一の配置．
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前と同様に平均化された後ろ向きサブアレー共分散行列R舘Pも・これらの共分散

行列の平均値から定義される．

R観一右義R銚一A蟻

　　＝　AS’sspAH　＋　a21

2　Dm－ist（Dm－i）H　l　AH＋a21

（2．66）

ここで，
　　　　　　　　　　　5飴P一過嵩D…・st（D一一・）H

上式においてもM≧d時には5舘Pが正則となることは，前節の証明手順を用いて

示すことができる．したがって，この後進型空間スムーズィング法によってもd個の

コヒーレント波源の到来方向推定を2d素子で実現可能となる．

　次に前進方向，後進方向を同時に用いた場合について示す．この手法を以降，改

良型空間スムーズィング法（Modified　Spatial　Smoothing，　MSSP）と呼ぶ・この場合では・

必要な素子数をさらに減ずることが可能となる．まず前進／後進方向平均化共分

散行列RMsspを次のように定義する．

　　　　　　　　　　　　　　　　　R∬P＋R告5P
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．67）　　　　　　　　　　　　　RMssp　＝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2

式（2．58），（2．66）より，

　　　　　　　　　　　　RMssp＝ASMsspAH＋a21　（2．6sa）

　　　　　　　　　　　　SMssp　＝；｛Sssp＋S’ssp｝　（2．68b）

と表すことができる．

　また文献［21］では，JA＊ニA（．Dm－1）＊の関係に着目し，

　　　　　　　　　　　RMssp＝　32itizir　SIS．　｛Rm＋JRrn“J｝　（2．6g）

　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1

と表している．ここで，」は以下のようなベクトルの要素の順序を入れ換えるN×N

行列である．

　　　　　　　　　　　　　　’＝（9．”6］　（2．70）

　　　　　　　　　　　　　　　　　36

　式（2．68a）（あるいは式（2．69））で与えられる改良型空間スム”・一．Pズィング法では，

2d＞Mならばd個の入射信号の相関の程度に拘らずSMsspが正則となる（証明は［81，

【21】，【22】を参照されたい）．したがって，RMsspの固有値はλ1≧λ2≧…≧λd＞λd＋1＝

ヌd＋2ニ…＝XN　：σ2を満たす．よって式（2．47）のように次式の（？mu、i。（ω）のヌル，

　　　　　　　　　　　　（？music（w）＝　2　IBkHa（w）12

　　　　　　　　　　　　　　　　　k＝d十1

あるいは，式（2．46）で表した次式，

　　　　　　　　　　　　　Pmusic（W）　＝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　（？music（W）

のピークは真の到来方向に一致する．ここでβ1，β2，…，βMは，RMsspの固有値

λ1，λ2，…，λMに対応する固有ベクトルである．

　ここでは，前進／後進方向空間スムーズィング法を用いることにより，（d個の入射

信号を）信号間の相関状態に拘らず，少なくとも［3d／21素子アレーによる到来方向

の推定が可能であることを示した．式（2．68a）でのスムーズィングされた共分散行列

RM∬pは式（2．29）のものと同形であるので，固有値解析法が適用可能であり，正確

な到来方向推定が可能である．

2．3．4　他の相関抑圧前処理法

　第2．3．2，2．3．3節で示した信号相関抑圧前処理法は，コヒーレント環境下で共分散行

列の固有値解析法に基づくスーパーレゾリューション法を用いる際，現在，広く一般

的に用いられている手法である．このようなサブアレーを用いない相関抑圧法とし

てはHaber等によるアレー自身の動きにより生ずる入射信号の周波数のドップラー

シフトを用いた相関抑圧法［23］，あるいは，Zoltwski等により提案された信号相関を

考慮にいれモードベクトルの結合を含めた信号部分空間を直接解析することで，相

関抑圧前処理を行うことなく到来方向推定を可能としたMUSICアルゴリズムなど

がある［24】．前者の場合，問題の性質上，その適用範囲は制約される．また，後者の

手法では多次元の掃引を必要とするため計算量が膨大となるなどの欠点がある．

　サブアレーを用いることにより，信号相関抑圧を行う手法は，ここで紹介した手

法以外にも他にいくつか提案されている．文献［25］の手法は，Pillai自身が文献［8】で

　　　　　　　　　　　　　　　　　37



垂
耳
♪
ぬ
f

写
嵐
、

』
【
鴻
、

麟
蜂
臼
ぞ
動
、
ζ
5
緊
貯
ダ
嚢
学

｝一駅一一叩四一卿剛 秩｡願閾脚■膠P”v’一一T

言及しているように共分散行列の一部（第一列・あるいは第一行）の情報のみにより・

共分散行列を再構成するものであるため，SSPあるいはMSSPのように対角に配置

されたエルミート小行列の平均化（図2．8）による手法に比べ・共分散行列が活用さ

れているとは言えず性能は劣化する．図2．8から分かるように，SSPあるいはMSSP

においても全体の共分散行列を全て活用していないことが分かるであろう・これら

全てを活用するようアルゴリズムに修正を加えた手法が文献［26］のものである・ま

た，文献［27］のように若干の処理を加えることによりSNRに対する空間スムーズィ

ング法の性能の向上を試みた手法も存在する．

2．4時間領域測定におけるスーパーレゾリューション法

2．4．1　狭帯域時間領域測定法の必要性

　第2．2節での議論から分かるように，フーリエ変換法に基づく時間領域手法には

本質的な分離可能限界がある．一方，そのようなアレー信号処理のアプリケーショ

ンの一つであるアレーアンテナを用いた波源の到来方向（空間スペクトル）推定の

分野では，MUSICアルゴリズムに代表される固有値解析法に基づくスーパーレゾ

リューション法が数多く提案され，その特性の解析，さらなる特性改善が精力的に

進められており，従来のフーリエ変換法に基づくビームフォーミング法では得るこ

との出来ない高分解能性が実現されている．アレー素子から得られる（空間）サンプ

ルデータと，その波源分布推定パタン．すなわち空間スペクトルは本質的にフーリ

エ変換により関係づけられる量である．フーリエ変換の性質から明らかなように，

従来法（ピームフォーミング）の空間スペクトル分解能はアレー開口により制限され

るのに対し，スーパーレゾリューション法では，ビームではなくヌルを用いたヌル

スティアリングの概念に着目し，その分解能を著しく向上させたのである．

　測定全般における主問題は，いかに高精度な測定を実現するかにある．ここで

ネットワークアナライザでの測定について考えてみよう．例えば回路測定の場合で

は，測定上の制約のため付加的な回路（極性変換コネクタ等）を挿入しなければなら

ないことがある．また，アンテナ（利得／パタン）測定では，地面，建造物等からの

反射が混入することがある．このような場合，いかに不要な波を取り除き，所望す
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る入射波のみの特性を得るかが問題となる．前者の場合，挿入回路のみの特性を事

前に測定し，その値を用いて測定結果を補正し，所望の特性を推定することは可能

である．また，後者の場合では，地面からの反射の影響を軽減（あるいは積極的に

利用）するためのいくつかの測定レンジが存在する．従来の測定システムでは・こ

のように予備実験を必要としたり，測定システム自体の物理的な変更を必要とする

事が多い．

　しかしながら，エレクトロニクス，特にマイクロプロセッサの進歩に伴い信号処

理機能を有する測定器も見られるようになってきた．ネットワークアナライザ等の

マイクロ波領域の測定機器においても，FFTに基づくタイムドメイン機能が付加さ

れ，時間領域測定が可能となっている．すなわち，周波数領域では干渉している所

望波と不要波の応答は，ある程度の周波数帯域幅データの逆フーリエ変換により

時間領域での分離検出が可能となる．したがって，時間領域において所望の応答を

取り出し（ゲーティンダ時間領域フィルタリング）再びフーリエ変換を施すことによ

り，所望波のみの周波数データを得ることが可能となる．このように不要波の除去

のプロセスはすべて測定器内で数値的に処理される．よって，先に示した従来のシ

ステムのように測定精度の向上のため物理的な制約を伴うことはなく，自由度の高

い測定系の構築が可能となっている．

　このネットワークアナライザで用いられているタイムドメイン機能は，先の空間

スペクトル推定問題でのビームフォーミング法に対応する手法である．言うまでも

なく，時間領域でのレスポンス分解能は周波数帯域幅に依存する．すなわち，高分

解能性実現のためには広い周波数帯域幅を確保する必要がある．ところが実際の

電磁波測定を考えると，一般に広い周波数帯域幅を確保することが困難であるこ

とが分かる．高周波帯でのフィルタ，整合回路，あるいはアンテナなど，そのどれも

が一般に狭帯域デバイスである．したがって，：F：FT法による時間領域法の分解能は

ほぼDUT内の最も狭帯域な素子の通過域（帯域幅）で制限され，それ以上帯域幅を

広げることは意味をなさない．このような事情から，電磁波測定においても，周波

数帯域幅に依存しない高分解能な時間領域推定法の実現が求められている．

　アレーアンテナにおける空間スペクトル推定法では，スーパーレゾリューション

法によりビームフォーミング法の限界を克服することが可能となった．本問題にお
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ける遅延時間推定においても，波源の到来方向推定と同様に測定データと推定ス

ペクトルはフーリエ変換により関係づけられる量であるため，スーパーレゾリュー

ション法の適用が可能である．ここでは，第2・2節における定式化と第2・3節での波

源探査における信号モデルとの対応関係を明らかにし，MUSICアルゴリズムを用

いた遅延時間推定法の定式化を行う．

2．4．2　ネヅトワークアナライザでのデータモデル

　ネットワークアナライザで得られる周波数データr（ノ）は，被測定物の時間領域で

の応答分布をr（t）として，

　　　　　　　　　　　　r（f）＝鷹・（t）・一・’2”ftdt・＋・n（ノ）　　　　（2・7・）

で与えられる．上式はフーリエ変換の定義そのものであり，いかなる場合にも厳密

に成立する．時間領域において応答が広く連続的に分布する場合には上式による表

現が最も適切であるが，応答が有限個であり，離散的に分布しているような場合，

あるいは，ある程度の分布はみられるが，個々の応答が鋭いピークを有しているよ

うな場合には，以下の近似式により良好に記述することが可能である．

　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　　r（f）＝Σ・k（ノ）・・一」2πftk＋n（ノ）　　　　　　　（2・72）

　　　　　　　　　　　　　　k＝1

ここでdは離散的に存在する応答の個数であり，tkはその存在位置（反射／伝送波

の遅延時間），Sk（ノ）は各信号の反射／伝送係数である．

　さらに狭帯域での測定に限定して考えた場合，帯域幅が十分に狭いならば反射／

伝送係数の周波数特性を無視することが可能となる．このときア（ノ）は次式となる．

　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　　r（∫）＝　Z）　s，・e－」2πfth＋n（f）　　　　　　　（2・73）

　　　　　　　　　　　　　　　k＝1

上式のようなモデル化が妥当であるか，また，どの程度までの帯域幅を狭帯域であ

ると見なすことが可能であるかという問題は，後に適用を試みるMUSICアルゴリ

ズムの分解能特性にも関係するため，単純に定量化できない問題である↑．

　tMUSICアルゴリズムが適用可能であるかという同一は第3章～第6章に示す実際の諸問題に対
する適用結果を通して実験的に明らかにしていく．

　このように離散的な反射／伝送波から構成される測定データは，式（2．73）に示すよ

うに信号パラメータSk，遅延時間パラメータtkを未知数とした簡潔な形に表す事が

できる．たとえ式（2．72）のように二信号の周波数特性が存在する場合であっても，近

似モデルとして式（2．73）を採用し，その解を用いた推定が測定精度の向上に有効で

ある場合も少なくない．

　さて，式（2．73）により定式化されたネットワークアナライザでの測定データモデル

と，式（2．21）で表されるアレーアンテナでの波源の到来方向推定時の信号モデルを

対比してみよう

　　　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　（2．73）・r（fi）＝ΣSk・一ゴ2πノ‘εゐ＋n（f‘）

　　　　　　　　　　　　　　　　　k＝1

　　　　　　　　　（2．21）・Xi（の＝］2　Uk（t）・一ゴπ4‘co5θ査松（t）

　　　　　　　　　　　　　　　　　k＝1

上式より，式の形式は全く同型であり，各パラメータにおいても一対一の対応関係

を見いだすことができる．これらを表2．3にまとめる．同表のように，アレーアンテ

ナにおける入射信号数は反射／伝送波の数に，また，入射波の複素包絡線は反射／

伝送係数に対応する．さらに，本問題における主推定パラメ・一夕である遅延時間残

表2．3：アレーアンテナによる波源の到来方向推定問題とネットワークア

ナライザにおける遅延時間推定問題．

アレーアンテナ ネットワークアナライザ

基本推定パラメータ ・到来方向推定（COSθ鳶） ・遅延時間（距離）推定（オの

出力データ ・入射信号の複素包絡線
i蝋オ））およびその波面情報
iビゴπ4・COSθり

・反射／伝送係数情報（5のお

謔ﾑその位置情報（e一ゴ2π触）

・アンプ等による雑音 ・発振器等による雑音

幾何学的対応 ・アンテナ素子 ・周波数サンプルポイント

・素子間隔 ・サンプリング周波数間隔
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は波源の到来方向推定パラメータcosθ鳶に対応する．したがって，第2．3．1節での波

源の到来方向推定におけるMUSICアルゴリズムの定式化は・周波数データを用い

た遅延時間推定問題に対して以下のように書き表される．

　まず式（2．73）は次のようにベクトル表示される．

　　　　　　　　　　　　　　　r＝　As　十n　（2・74）

ここで，

　　　　　　　　　　　　r＝　［r（fi　），　r（f2），　…，r（fL　）］’　（2．75）

　　　　　　　　　　　　A＝　［a（ti），　a（t2），…，a（td）］　（2．76）

　　　　　　　　　　　　s＝　［sl，s2，…，sd］T　（2．77）

　　　　　　　　　　　　n＝　［n（fi　），　n（　f2　），　…，　n（　fL　）］T　（2．78）

また，式（2．76）で用いられるベクトルα（ti）；i＝1，2，…，dは式（2．24）に対応し，ここで

は遅延時間tkに関係する“モードベクトル”となる．すなわち，

　　　　　　a（tk）＝［・一」’　2・h　tk，・一ゴ2π∫・t・，…，・一ゴ2π∫朔丁，　k＝1，2，…，d　　（2・79）

式（2．78）における雑音n（f‘）が周波数サンプル間で無相露なガウス雑音，

　　　　　　　　　　　　　　E［n（　fi　）n（　fD“］＝a2　6i，・　（2．80）

を満足する（ここでσ2は雑音電力）ならば，データベクトルrの相関行列Rは以下

のように表される．

　　　　　　　　　　　　R　＝　E［TrH］　＝　AssHAH　＋　u21

　　　　　　　　　　　　　＝ASAH＋a21　（2．81）

ここで，

S＝　ssH （2．82）
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もし式（2．82）でのSが正則ならばRは第2．3．1節での［定理．1］，［定理．2］に準じる性質を

有し，この関係から反射波の個数が，また，式（2．46），（2．47）に対応する以下の関数，

　　　　　　　　嘱のrL一αH（αH（オ）α（オ）のENENHa（オ）　（2鋤

　　　　　　　　　　　　　2　leiHa（t）12

　　　　　　　　　　　　　‘董＋1

　　　　　　　　（？．．，i．（t）＝　］E　leiHa（t）12＝aH（t）ENENHa（t）　（2．s4）

　　　　　　　　　　　　　i＝d十1

により遅延時間tk；k＝1，2，…，dを推定することができる．問題は信号相関行列S

の性質である．

2．4．3　ネットワーク解析と信号相関抑圧前処理

　ここでSパラメータの定義に戻って考えてみる．図2．10のシグナルフローに示すよ

うにSパラメータは，測定器からデバイスに入射する信号とデバイスから反射ある

いは透過した信号の比によって定義される．

　例えば反射（Sll）測定では，入射信号と反射信号は，

　　　　　　　　　・（ノ）一S・・（f）一尉⇒b・（f）一α・（f）・（f）　　（2・85）

と関係づけられる．’緕ｮにおいてα1（の＝1となるよう規格化されているにすぎな

い．これはアクティブレーダ同様，自分自身が発した無変調正弦波信号の反射を受

信しており，マルチパス伝搬にほかならない．したがって，式（2．81）に現れる信号相

関行列5は特異となる．また式（2．82）から分かるように5は各反射点の反射係数に

よるベクトルSの相関行列である．反射係数は時不変のパラメータであり，確率変

数ではない．したがって，時間平均操作E［S】による変化は生ずることはなく，行列

Sのランクは1となる．よって，MUSICアルゴリズムを適用する際には信号相関抑

圧処理が必要となる．ここでは，前出のSSPおよびMSSPの適用を考える．

　図2．11に示すように測定データベクトルTをM個の相重なるサブアレーに分割す

る．m番目のサブアレーは次のようなベクトルである．

　　　　　　rm　＝　［r（fm），　r（　f．＋1），…，r（　f．＋N－1）］T，　m＝　1，　2，　…，M　（2．s6）
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図2．10：ネットワークアナライザでのシグナルフロー．
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式（2．66）と同様にSSPにより相関抑圧された相関行列Rsspは次式で定義される．

ここで，

Rssp　＝　i7　SE　R．＝　AssspAH＋a2i

　　　　　m＝1

fi　f2　　　　　ゐV　／2V＋1

トー一丁一一→

　　　トー一γ2一一→

！乙一1ノ乙

Rm　＝　E［rmr＃］

sssp　＝　i17　SE　D（m一一i）s（D（m一一i））H

　　　　m＝1

D＝

e’」’ QrAfti

0

　　　　　　　　o
e’」一 QTAft2

　　　　　　e一ゴ2πムノ亡d

また，MSSPにより相関抑圧された相関行列RMsspは次式で与えられる．

　　　　　　　　　　　RM∬P＝詣誉｛Rm＋JRhJ｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1
上式はまtc，式（2・82）の5，式（2・90）のDを用いて・

　　　　　I　Y

　　　　　2M
　　　　　　m＝1
と表すこともできる．また，次の関係式，

　　　　　　　　　　JA“　＝　ADoD（N’1）H

（2．87）

（2．88）

（2．89）

（2．90）

（2．91）

RMssp　＝　setta，　li：　｛AD（m－1）sD（m－1）HAH　＋JA＊D（m－1）＊s＊D（m－1）TATJ｝　＋　a21　（2．g2）

v　　e　　e　　e　　e　　e

図2．11：サブアレーの配置．

Do　＝

eゴ4πノ1¢1
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o

6ゴ4π∫1ε2
o

e54π∫1亡4

を用いると，式（2．92）をさらに次のように表すことが出来る．

RMssp　＝　A

ここで，

1　pa
srt

　m＝1

（2．93）

（2．94）

Σ｛D（M一一1）5D（m口1）H＋D・D（2－m幽N）5零D（2－m顧N）HD8｝AH＋σ21

＝　ASMsspAH　＋　u21 （2．95）

　　SMssp　＝　12－ltiT　SS一　｛D（m－i）sD（m－1）H　＋　DoD（2一一m一一N）s＊D（2－m－N）HDoH｝　（2．g6）

　　　　　　　　m＝1

である．SSPではM≧dで，またMSSPではM／2≧dで信号相関行列（Ssspあるい

はSMSSP）が正則となり，このとき【定理11，［定理2］に準ずる以下の定理，【定理1，】，

［定理2’］が成立する．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　45
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【定理・・】姻のモードベクトルから構成される行列Aがフルランクであり・カ’つ・

　　信号相関散行列Sssp（あるいはSMssp）が正則であるとき，相関抑圧前処理を

　　施された相関行列」Rssp（あるいはRMssp）の固有値に関して次の関係が成立

　　する．

　　　　　　　　　　　Ai　；）　A2　21r　…）　Ad　〉　Ad＋i　＝…＝　AN　＝　a2　（2．97）

【定理2，1最小固有値（雑音固有値：λd＋1～λN）に対応する固有ベクトル（ed＋1～eN）は，

　　行列Aの列，すなわちモードベクトル（α（t1）～α（td））に直交する・したがって・

　　次の関係が成り立つ．

　　　　　　　　　　｛a（tl），　a（t2），…，a（td）｝　一L　｛ed＋1，　ed＋2，…，eN｝　（2．98）

よって，相関抑圧前処理されたデータ相関行列RsspあるいはRMsspに対してMUSIC

アルゴリズムの適用が可能となる．

2．4．4　MUSICアルゴリズムとIFFT法との関係

　波源探査の分野でのMUSICアルゴリズムは，従来のビームスティアリングとは逆

のヌルスティアリングの概念を用いることで高分解能性を実現した［28】ということ

については先に指摘’ ｵた。時間領域推定法としてのMUSICアルゴリズムも同様の

解釈が可能である【29】．ここでは，IF：FT法に相当する時間領域掃引関数を定義し・

MUSICアルゴリズム，特にMUSIC－SSP法での時間領域掃引関数との関係に関して

論ずる†．

　IF：FT法に相当する時間領域関数として次式を定義する．

　　　　　　　　P一（t）＝⊥・⊇糖一2一α1鵠オ）

　　　　　　　　　　　　　α∬（t）Ra（t）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．99）
　　　　　　　　　　　　　aH（t）a（t）

ここで，スナップショットを導入し，R→E［rTH］と解釈すると，Rにおける信号部

分空間のランクは1であるからその固有値，固有ベクトルを用いて，

　　　　　　　　　　　　　R＝　（Ai－a2　）ei　eg＋a21　（2．100）

†文献［30］，［311も参照されたい．

46

　　　　　　　　　　　　　　ノv　　　　aH（t）α（オ）

上式では，式（2．101）での係数λ1を省略した（ピーク値が変化するのみである）．

　一方，MUSIC－SSP法での時間領域掃引関数は，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　αH（t）αω

と表現することができる．式（2．100）を式（2．99）に代入すると，

　　　　　　　　　　　piFFT（t）　＝　b2’一lilrnt’，　a2　1aH（t）ei　12　＋　a2　’　（2．iol）

を得る．このことから1：F：FT法に相当する推定法においても固有値解析法を用いる

ことにより，次のような雑音（上式のσ2の項）に依存しない推定法が実現されること

が分かる．そこで，次の関数PJF・．｝・T（t）を定義する．

　　　　　　　　　P、〃T（t）＝⊥1α（君）He、12＝α且（オ）e・eFa（オ）　　（2．1・2）

Prnusic（t）＝E；ti7’i6St）E）SiillNN　Zia（t）

　　　　　　　　　　　　　　　　αH（のα（の

ここで，PIFFT（t）≦1であるから，PI．F・FT（t）とPmu、i。（t）を極大にするtは一致するこ

とが分かる．P1〃T（t）の分解能はSNR依存性を改良した点を除けばIFFT法に等し

い．したがって，信号相関抑圧を施さない場合のMUSICアルゴリズムの遅延時間前

定法の分解能は，本質的に1：F：FT法と一致することが分かる．コヒーレントな入射

信号では信号相関行列5が特異となるため，MUSICアルゴリズムは高分解能性を

実現することはできない．この場合のMUSICアルゴリズムはIF：FT法と本質的な違

いはない．IFFT法において他の信号のローブにより分解能が劣化するという現象

は，MUSICアルゴリズムによる解析では，全ての信号が結合した一次元の信号部分

　　　　　　　　　　　　　　　　　47

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．103）
　　　　　　　　　　　　　　　一　N　一一一　aH（t）EsEsHa（t）

と表すことができる．ここでEsは信号固有値に対応する固有ベクトルを列とする

行列，

　　　　　　　　　　　　　　Es＝　［ei，　e2，…　　，　ed］　（2．104）

である．いま信号相関を全く抑圧しない場合（M＝1）を考える．このときEs＝eiであ

り，式（2．103）は次式となる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2．105）　　　　　　　　Pmusic（t）　＝
　　　　　　　　　　　　　　　aH（t）e、e罫α（オ）1－P、〃T（オ）
　　　　　　　　　　　　　1一
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空間を用いているため他の信号の影響を分離することができないのであると解釈

される．

　MUSIC－SSP法により相関抑圧が実行されると，d次元の信号部分空間が現れる．

このとき，式（2．103）は以下のように表すことができる．

　　　　　　　　　　Pmusic（t）＝ノv＿α妥i託1袈～島Hα（t）

　　　　　　　　　　　　　一aH（　aH（オ）αωiJi／li7＝AI－A（A”A）一iA”］a（t）　（2・1・6）

ここで，Aは各信号のモードベクトルを列とするNxd行列である．上式から分か

るように，相関抑圧を行い信号固有ベクトルから信号部分空間を定義することは，

すなわち，各々のモードベクトルから作られる正規直交空間上の直交基底検出問題

に変換することにほかならない．したがって，1：FFT法のように他の信号のローブに

よるマスキン菟SNR依存性などに影響されることのない推定が実現される．以上

より，こあ瑞u、‘。（のの分母に含まれる雑音部分空間は，時間領域において信号の存

在位置にヌルを形成するフィルタ行列になっていることが分かる．

　式（2．102）において，SSP法による相関抑圧を導入した以下のような新たな時間領

域掃引関数を定義することもできる．

　　　　　　　　　　　　一p＝’iFFT（t）＝1！：”：1＞likfi；fi　fesSZ・（t）．E，．S，｛llii’1．，“（t）　（2．io7）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　a”（t）a（t）

本質的な分解能は式（2．106）に一致するが，式（2．106）は入射信号の遅延時間で無限大

となる発散型の関数（分母の関数のヌル点を検出している意でヌルスティアリング）

であり極大点で急峻な変化が現れるのに対し，式（2．107）はその最大値が1である関

数であり極大点近傍での変化も式（2．106）に比べなだらかである．このような視覚的

な効果も大きい．

　ここでは，IFFT法とMUSIC－SSP法の関係を時間領域掃引関数の観点から考察し，

コヒーレント時の特性が本質的に一致することを明らかにした．種々のスーパーレ

ゾリューション法相互の関係に関する検討も数多くなされており，それらに関して

は文献［5］，［6】，【8】，【32】などを参照されたい．

2．5むすび

　本章では，ネットワークアナライザで実現されているタイムドメイン機能，すな

わちフーリエ変換法に基づく時間領域手法の概要をまとめ，その有効性，および

限界に関して検討した．また，ネットワークアナライザでの信号モデルとアレーア

ンテナを用いた波源探査での信号モデル間の類似性に着目し，スーパーレゾリュー

ション法の適用可能性に関して検討した．ここで取り扱ったアルゴリズムはMUSIC

アルゴリズムと呼ばれる手法であり，コヒーレント信号以外に対して非常に高分解

能性を有する手法である．ネットワークアナライザでの信号環境はコヒーレント信

号環境に相当するが，前処理型の相関抑圧手法（SSP，　MSSP）により，その問題は解

決される．同様なデータモデルに対して定式化された数多くのスーパーレゾリュ　一一

ション法の適用も興味深い問題であるが，代表的な手法であるMUSICアルゴリズム

を用いて種々のデータモデルに対する分解能性を明らかにすることにより，それら

他の手法を適用した際の特性を類推する有効な情報となるものと考える．
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3．1　まえがき

　マイクロ波回路のSパラメータ測定において広く用いられているネヅトワークア

ナライザでは，近年，フーリエ変換機能に基づく時間領域機能を備え付けているも

のが数多く見受けられるようになってきている．この時間領域機能により，掃引周

波数データをリアルタイムで逆フーリエ変換し，容易にデバイスの時間応答波形

を観測することが可能となった．すなわち，マイクロ波デバイスの反射測定を例に

あげると，この時間応答波形により，回路内のどこで反射が生じているのかを直接

的に検出することが可能となっている．さらに，時間応答波形の必要な部分のみを

ゲーティング（時間領域フィルタリング）により取り出し，再びフーリエ変換を施すこ

とにより，回路内部の特定部分の周波数特性の推定も可能である．このゲーティン

グ機能は，単体での測定を行うことが困難なデバイスの測定には特に有効である．

　しかしながら，これらの機能はフーリエ変換に基づいているため，時間領域での

個々の応答の分解能（レスポンス分解能）は，掃引周波数帯域幅により制限される．

また，ゲーティング機能を正しく施すためには，ゲートを施す領域と他の領域が十

分に分離されていることが必要となる．周波数帯域幅が十分に広くない場合には，

他の領域の応答の裾野がゲー一一トを施す領域に残り，その影響がフーリエ変換を施し

た後の周波数データに現れることになる（ゲーティング誤差）．

　マイクロ波・ミリ波回路ではMMIC化が急速に進んでいる．素子の小型化，高集積

化に伴い，実装された個々の素子の特性を評価するうえでも上記の時間領域機能は

重要なツールである．しかし，時間領域分解能が本質的に周波数帯域幅により制限

を受けるため，小型化に伴い，適用が困難となる場合が多くなることが予想される・

　本章では，アレーアンテナの分野で近年注目されているスーパーレゾリューショ

ン法を用いた電磁波回路の時間領域測定法を提案する．スーパーレゾリューション

法は，アレーの開口に比べ高い分解能を持つ波源推定を実現するアルゴリズムの

総称である．ここでは，その中でも代表的なアルゴリズムであるMUSICアルゴリズ

ム国を取り上げ，ネットワークアナライザ等により得られた周波数データに対する

適用が可能であり，狭い周波数帯域データによる高分解能な時間領域推定が実現さ

れることを実験により明らかにする．

3．2　問題の定式化

　ネットワークアナライザを用いた電磁波回路測定は，反射測定（Sll，S22）および伝

送測定（S12，S21）に大別される．ここでは，反射測定，伝送測定での，各々のモデル

がMUSICアルゴリズムに適合する形式となることを示す．

3．2．1　反射測定モデル

　いま図3．1のようなdo個の線路Li；i＝1，2，＿，doとそれらをつなぐ結合部Ci；i＝

1，2，…，doを有する被測定デバイス（Device　Under　Test，　DUT）の反射測定を考える．各

線路の電気長はli；i＝1，2，…，doである．各線路を伝搬する電磁波が，結合部で反

射，あるいは伝送する場合，結合部の電気的特性によりその振幅・位相が変化する

ことになる．結合部を二端子対回路と見なした場合の散乱行列は，そのような電磁

波の変化の様子を記述している．ここでは伝送線路Liは電気的に一様，すなわち，

特性インピー一．．ダンスは一定であるものと仮定する．実際には特性インピーダンスが

連続的に変化する場合も考えられるが，連続的に変化する部分からの反射は一般に

不連続部からの反射に比べ著しく小さい場合が多い．したがって，ここでは一様線

路のみに対する定式化を行う．この伝送線路Liの散乱行列は次式で与えられる．

ここで

S（Li）　＝ O　e’71i

e“h71i　O

ツ＝αv7＋ゴ辺

　　　　　c

（3．1）

（3．2）
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αは減衰定数，，は真空中の光速，feま周波数である・い払の入力端にお1ナる反

射係数をr、（f）とする．このときr，（f）とr・＋・（ノ）の間1こは以下の関係が成立する・

　　　　r‘（ノ）＝　e一’27ti　．（S・・（の＋5鐸；1瀞1）），ピー1，2，…，d・（3・3）

ただしrda＋、（f）＝・である．また，　s19‘）；k，1＝1，2は結合部0・でのSパラメータを表

すものとし，これらの周波数特性は無視できるものと仮定する・代表的な結合の種

別でのSパラメータの関係を表3．1に示した．

実際に観測するデータはL・の入が需から見込んだ反射係数「・（f）である・ネット

ワ＿クアナライザ等の測定器，例えばHP8510BとテストセットHP8515Aを用いると

（45MH、≦）fi－fL（≦26．5　GH・）までのし（≦8・1）点のデータを得ることができる（以

降，この周波数帯域45MH・一26．5GH・のデー一一タをフルスパンデータと呼ぶ）・実際の測

定では式（鋤に加え，測定器1こおける熱雑音などによるランダムノイズが付加さ
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図3．1：電磁波回路測定解析モデル（反射測定モデル）．
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れる．この雑音をη㈲；ピ司，2，…，しと表すと，得られる反射特性データ「（fi）は・

　　　　　　　　　　，㈹＝r、㈹＋n（fi），‘＝1，2，…，L　　　　（3・4）

と表される．ここでは，　E［n（fi　）n（f，）］＝σ2δ｛ゴが成立するガウス雑音を仮定してv’る・

さて，　iS：（3．4）から各結合部での5パラメータ・線路長などの推定によりこの回路

を特定することが可能となるが，実際‘こはそれらのパラメータのみならず・d・も未

知である場合が多く，一般に，この種のパラメータ推定問題は高次の非線形最小化

問題となる．解法の一つとして，データとモデルの差を評価関数とした最小二乗法

に基づく手法の適用も考えられるが，未知数の増加に伴い膨大な計算が必要とな

る．そこで，以下のような簡略化を行う．

　まず，式（3．3）を次のように展開する［2】．

　　　rl（ノ）一1－i（5鴫51争）slgn））・exp（一2ッ葱砺）＋黒綱一ツdゴ）（3・5a）

　　　　Aゴ＝f（s！1），sll），…，S£1。）；k，1＝1，2）　　　　　　　（3・5b）

　　　　d戸9（Z、，12，…，ld。）　　　　　　　　　　　（3・5・）

式（3．5a）の右辺第一項はいわゆる一次反射波（primary　refiection；結合部による1回忌

反射と複数回の透過の後，参照面に到達した信号成分）を表し，第二項は多重反射

波（multiple　refiection）に対応する．以下では簡単のため無損失伝送線路（α＝0）を仮定

する．ここで次式を定義する．

　　　　　　　　　　si　一｛　　　ゼユ51望の瓢519π）s19”），　’≦d・　　（3．6aAi，　　　　　　　　　　i＞do）

　　　　　　　　　　　t一｛：請脇　：ll：　　（3・6b）

このとき式（3．4）は次のように簡略化される．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・㈹＝Σ・k・e－52噛＋n（f‘）　　　　　（3・7）

　　　　　　　　　　　　　　　k＝1

多重反射が存在するため参照面において入射する信号の個数は，上式のように無

限個となる．しかしながら実際の測定では，適当なdに対してk＞dである反射波

　　　　　　　　　　　　　　　　　　58

Skは，電力レベルが非常に微小であるため事実上検出不可能となる・すなわち・そ

のような微小な反射波は特性に影響を及ぼしていないため，実際には考慮する必

要はない．したがって，

　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　　r（fi）　＝Σsk・e一ゴ2πμ査＋n（f‘）　　　　　　　（3・8）

　　　　　　　　　　　　　　　k＝1
と見なすことで十分である．上式における未知パラメータは（検出可能な）信号数d，

各反射点の参照面から見込んだ反射係数Sk，反射波の遅延時間tkとなる．このパラ

メータとslgn），　lnは式（3．6a），（3．6b）により関係づけられる．このように離散的な反

射波から構成される測定データは，式（3。8）に示すように信号パラメータ3k，遅延時

間パラメータ砿を未知数とした簡潔な形に表す事が可能である．

　全てのパラメータが推定され，その中から不要な応答を取り除く場合には，一般

に次の2とおりのケースが考えられる．

Case．1不要な応答がtd’～td（♂＜d）に存在する信号に対応する場合．すなわち，不

　　要な応答より大きな遅延時間を有する所望応答が存在しない場合．

Case．2不要な応答がtd・，～td’（dt’＜dt＜d）に存在する信号に対応する場合．すなわ

　　ち，不要な応答より大きな遅延時間を有する所望応答が存在する場合．

Case．1では，式（3．6a）から分かるようにSi（i〈　d’）は線路Li＋1以降の回路パラメータ

に依存しないため単に，不要な応答を原データから引き去ることによりゲーティン

グ同様の効果が得られる．すなわち，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　　rg。t。d（f”）＝r（乃）一Σ・i・一ゴ2π∫」ち

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　i＝dt

しかしながら，Case．2に該当する場合には，式（3．6a）の関係式を用いたSi（i＞♂）に

含まれる線路Li＋1以降の回路パラメータの補正が必要となることに注意されたい．

これは，所望する回路の前に存在する不連続点等による反射のため所望する部分

に回路に規格化された入射波が入力されていないことによるものである．
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3．2．2　伝送測定モデル

第3．2．1節と類似な，図32‘こ示す回路の伝送特性の定式化に関しても・反射沮掟モ

デル同様の手順による定式化が可能である・参照面を線路Ld・＋1の右側とすると伝

送係数Tl（のは次のように表される．

　　　　　昨遺51←）・exp　c7讐砺）＋浅｛（sig’）51動）意51野））

　　　　　　　　・・xp（　　　　　　do十1－2噛一ッΣ　ln　　　　　　n富1）｝＋ゴか姻dl）　（3・9）

ここで，右辺第噸は内部で多重反射することなく伝送される信号であり・この信

号は他の信号に比べ大きい．第二項目1ま内部で一度多重反射して伝送してきた信

号である．また第三項目は複数回多重反射を繰り返した応答であり・ここで用いら

れたAS，d；の定義は式（3・5b），（3・5・）に準ずるものとした・
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図32：電磁波回路測定解析モデル（伝送測定モデル）．
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　上式もまた，式（3．8）と同形となることは明かであろう．ただし伝送特性測定の場

合における不要波の除去の手順は，前節のCase・2の場合に対応することに注意さ

れたい．

3．3MUSICアルゴリズムの適用

3．3．1　データ相関行列の推定

　ネットワークアナライザ（HP8510B）により構成された電磁波回路測定システムを

図3．3に示す．測定データはHP－IBを介してワークステーションに転送，保存される・

MUSICアルゴリズムでは，データ相関行列が必要となる．したがって，相関行列の

推定のため同様の実験を複数回行い，各々のデータを保存する必要がある・これら

はスナップショットと呼ばれる．この保存されたデータに対するMUSICアルゴリズ

ムでの一連の処理は，全てワークステーション上で行っている．

　いまP個のスナップショット（測定データ）が得られているものとする．それらの

データから周波数f1～fLにわたり等間隔にサンプリング（サンプリング周波数間隔

ムノ）されたデータを読み込み，次のようなデータベクトルT（P）を定義する・

　　　　　　　r（P）　＝　［r（P）（　fi　），　r（P）（f2），　…，　r（’）（fL）］T，　p＝　1，　2，　…，P　（3．10）

DISK　DRIVE
HP　C2213A

」
一
罐
ぺ

CONTROLLER
　HP9000
　M345CH HP－IB

HP－IB

HP85101B
　DISPLAY
PROCESSOR

HP8510B
NETWORK
ANALYZER

　HP8340B
SYNrl？HESIZED
　SWEEPER

　正｛P8515A
S　PARAMETER
　TEST　SET

DUT

図3．3：電磁波回路測定システム．
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ここで上付添字ωは旙目のスナップシ・ットから作成されたデータであること明

示するために用いられている．行列表示を用k・るとr（P）とデータモデルに関する表

現式を得る．
r（P）　＝　As　＋　n（P） （3．11）

ここで，

　　　　　　　A＝　［a（ti），　a（t2），…，　a（td）］　（3．12a）

　　　　　　a（tk）　．　［e　’」2Tfi　tk，e－」’　2Thtk，．．．，e一一」2”fL　tk　］T，　k＝　1，　2，　…，d　（3．12b）

　　　　　　　s＝　［si，　s2，．．．，sd］T　（3．12c）

　　　　　　n（P）　＝　［n（P）（fi　），　n（P）（h），　…，n（P）（fL　）］T，　p＝　1，　2，　…，P　（3．12d）

である．式（3．・1）において右辺第一項（As）に添え字（P）が付けられていないが・こ

れは式（3．12a）一（3．12・）カ・ら分かるようにデバイス自体の特性であり・測定時刻に依存

しない（スナップショット間で一定）時不変のパラメータであるためである．

式（3．11）で表される各スナップシ・ットからのデータベクトルより・次のよう1こデー

タ相関行列が推定される．

　　　　　　　R一難卿｛）H

＝　ASAH　＋　2Re　1　一S　：i：　Asn（i）H　1　＋　一；；　2　n（i）n（i）HIS
P，Z．：一U．，

IS
Pf・：（．i

（3．13）

スナップショット数が十分に多い場合には上式は次のように表現される．

　　　　　　　　　　klp．一，．　＝R＝　E［rr”］　＝　AS　AH　＋　a21　（3．14）

すなわち，相関行列が正確に推定され，第2章で用いたMUSICアルゴリズムで扱わ

れる相関行列の表示式に一致する．式（3．14）では，信号と雑音のクロスタームが存

在していない．MUSICアルゴリズムの大きな特徴である“SNRに依存しない”分解能

特性は，このような相関行列に対して実現される．現実には測定に要する時間の制

約からスナップショット数の最大値が決定される．式（3．13）から分かるように1ナッ

プシニット数が少なくなると，信号・雑音間のクロスタームが残存し，また・雑音相

関行列の非対角項も零とはならず，分解能にSNR依存性が見られるようになる・

　　　　　　　　　　　　　　　　　62

　さらに入射信号（Si）がコピーーレントであるため，MUSICアルゴリズム適用時には

事前に信号相関を抑圧する必要がある．ここではSSP法，および，　MSSP法という

相関抑圧前処理法を適用する（これらの手法に関しては第2章も同時に参照された

い）．この前処理法の信号相関抑圧の程度もMUSICアルゴリズムの分解能特性に影

響を及ぼす．

　次節ではSSP法，　MSSP法の信号相関抑圧特性を明らかにし，MUSICアルゴリズ

ムでのパラメータの設定の際の注意点に関して論ずる．

3．3．2　解析パラメータの設定

　相関抑圧前処理法およびMUSICアルゴリズムを用いる場合，サンプリング周波数

間隔（△の，サブアレー内の素子数（N），サブアレー数（M）をどのように選択するか

が問題となる．最適な組み合わせを求めることも重要な問題の一つであるが，ここ

では，定性的な議論にとどめ，パラメータ設定の際の最低限の制約，および，SSP，

MSSPとの関連性を論ずる．

　まず，サンプリング周波数間隔（△のについて考える．アレーによる波源の到来方

向推定の場合，問題の性質上，一般にブロードサイド方向を0。として解析対象区

間を［一180。，180「とする．このためアレー間隔はλ／4と決定される．時間領域推定に

本手法を用いた場合，波上の到来方向推定問題でのアンテナアレーの間隔はサン

プリング周波数間隔に対応する．しかしながら，本問題では遅延波は任意の時刻

t（t＞0）に存在可能であることから厳密には解析区間を【0，◎○）としなければならな

い（t＝0が参照面）．有限長の離散デ・一タサンプルを用いた本推定法における可視領

域もFFT法と同様に△fの逆数により決定される．すなわち【0，1／△f］が意味を有す

る区間となる（2．2．2節参照）．実際にはあるt、に対してt＞t。となる区間における信

号は，減衰等により雑音レベル以下となり観測することは不可能となる．このtaは

測定対象のディメンジョン，強い多重波などの存在可能性などからある程度判断で

きよう．これによりムノの上限が制限される．

　次にサブアレー内の素子数（N），サブアレー数（M）の設定上の制約を考える．ま

ず，MUSICアルゴリズム適用上，入射する信号数（d）に対して，　N＞dの成立が不可
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欠である．電磁波測定の場合，アレーによる波源の到来方向推定の場合とは異な

り，数百（HP8510Bで最大801）の測定ポイントを容易に得ることが可能であり・この

条件は通常，容易に実現可能である．また，Mの下限は第2．3．2，2．3．3節により明らか

にされているように，

　　　　　　　　　　　SSP　：　M）d　（or　L）　2d）

　　　　　　　　　　　MSSP　：　M）d／2　（or　L）3／2d）

である．理論的には信号間の相関が1未満であればMUSICアルゴリズムは正常に動

作するが，実際には相関行列は式（3．13）に示したように有限個のスナップショットの

平均値から推定されるため，相関行列には推定誤差が存在する．この推定誤差のた

め上記以上のサブアレー数を用いた信号相関抑圧が必要となる場合が多い．これ

は，モデル化誤差（入射信号の周波数特性，二三数の近似）の大きさ，SNR，スナップ

ショット数に関係し，一般に誤差が大きくなる，低SNRになる，少スナップショット

になるほど高い相関抑圧効果（低い信号相関）が必要となる．

SSP法の信号相関抑圧特性

　SSP法［3】によりi，」番目の信号間の相関がどの程度抑圧されるかを実効相関係数

ρssp（i，」）を用いて表すことにする．すなわち，

　　　　　　　　　　　　　［S　SSPj　iJ’　＝PSSP　（i，　7’）［S］　iJ’　（3．15）

ここで回りは行列の（i，」）要素を表す．ρ∬p（i，のは次式のように導かれる．

　　　　　　　　　　ps　sp　（i，　2’）＝K・e－」’（M’i　）TAf（t‘　一’　tj）　（3．16a）

　　　　　　　　　　　　　　　　sin［M／2　・　2TAf（ti　’　tJ’　）］
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．16b）　　　　　　　　　　　　　K＝　　　　　　　　　　　　　　　M　sin［1／2　・　2TAf（t｛　一　t」’）］

上式は第2章で示した単一反射波のIFFTによる時間応答波形と同形となる．した

がって，1ρSSP（i，」）1←IKI）は，　M，△f，およびlti－tjlの増加に伴い，振動しながら減

衰する関数となることが分かる．門馬の到来方向推定問題での同様な検討はReddy

等により行われている国．
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MSSP法の信号相関抑圧特性

　MSSP法［5］に関しても同様に，ρM∬P色のを次のように定義する．

　　　　　　　　　　　　［5M・53P］り＝ρM・55P（t’1）［51‘．ゴ

若干の計算により次式が導かれる．

（3．17）

一（切一｛1（e一ゴ（一△∫幅）＋謙一鯉判）一岡岬）｝・押幅）（3・18）

Kは式（3・16b）と同一である．上式よりρMSSP（i，」）の値は，ρ∬P色の時に加え，さら

にfi，　N，［S】ijも関係することが分かる．式（3．16a），（3．16b）を用いると，式（3．18）の大

きさに関する次の関係式が導かれる．

　　　　　　　　　1ρMSSP　（z，1）iニ1ρSSP（i，ゴ）卜lcos（（α＋β）／2）1　　　　　　　　　　　　（3．19）

ここで，α，βは∠Skを信号パラメータSkの位相として，

　　　　　　　　　a＝　一一2（Lsi　一一　Ls，’）　（3．20a）

　　　　　　　　　fi　＝　一2T（2　一一　IV　一　M）A　f（　ti　一一　t，・）＋　4　r　fi　（ti　一　t，・）　（3．20b）

と表される．

　式（3．19）より，同じパラメータ（N，M，△f）を用いた際のMSSPによる相関抑圧前処

理はSSPより優れていることは明白である．図3．4（a），（b）にサブアレー数（M）に対す

る1ρ∬p（i，の1，1ρMssp（i，」）1の計算結果例を示すt．同図よりM＝1時では，　SSP法での

信号相関抑圧は不可能であるが，MSSP法ではパラメータによっては大きな相関抑

圧効果が得られることが分かる（図3．4（b））．これはMSSP法がM＝1で2波の分離が可

能であることを意味する（先に示した適用条件d←2）≧M／21M＝iを満たす）．

　近年までに，アレーアンテナでの争覇の到来方向推定問題でのMUSICアルゴリズ

ムの分解能に関する統計的な特性が精力的に研究され，数多くの報告が見られる

（【6H10】など）．それらのいくつかは信号相関を有しているモデルを含む特性解析結

果であり，若干の修正により本論文で取り扱われる問題に応用可能である．しかし

↑ここで用いたパラメータ，信号モデルは第3．4節での実験におけるものと一致させている。
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ながら，方向探査問題での多くの研究は，アレーアンテナでのSNRの変化に限定し

た特性解析が多い．アレーアンテナでは，アレー間隔が一意に決定される，また，

素子数も物理的に制約されるという問題の性質上，当然の解析方針といえる．ネッ

トワークアナライザ測定時ではムノ，L（およびN）ともに大きな自由度を有するため，

あるモデルに対する良好な推定結果を最小の周波数帯域幅で得るためにはどのよう

にパラメータ（N，M，△f）を設定すべきか，という点が重要となる．式（3．16a），（3．18）

は信号相関抑圧特性のみに着目しており，統計的な側面は考慮されていない．実際，

式（3．16a）より，1Vに依存しない結果が得られるが，一般にNが大きいほど分解能，推

定精度は向上する‡．このことからも解析モデルに対して，最小周波数帯域幅で推

定可能とするN，M，ムノの組み合わせが存在することが予想される．帯域幅を限定

し，最良の推定を可能とするパラメータという観点においても最適設定が存在する

であろう．最適パラメータの導出を導出するためには，まず，SNR，スナップショッ

ト数，SSP（あるいはMSSP）での処理により確率変数である雑音ベクトルからなる雑

音相関行列がどのような状態となるか，また，そのときに分離可能な信号間の最大

実効相関係数を導出し，対象モデルが条件を満足するかを検証する必要がある．他

のスーパーレゾリュ’一ション法においても，最適パラメータ設定に関する議論がみ

られる（［11］など）．最も本章の意図に合致するような検討は文献［12】で行われてい

る．これはアンテナアレーに関して数多くのシミュレーションを通して最適設計パ

ラメータを求めたものである．本論文で取り扱う周波数領域でのMUSICアルゴリズ

ムにおいても，最適パラメータのみならず，分離可能限界を明確にする意味でも，

そのような検討は必要であろう．

3．3。3　シミュレーション例

　本節では，最も単純なモデルである2っの信号成分からなるデータモデルを取

り上げ，ランダムな雑音成分を付加した有限個のスナップショットデータに対する

MUSICアルゴリズムの時間領域推定結果を数例示し，種々のパラメータ（スナップ

ショット数，サブアレー内の測定点数，サブアレー数，SNR）時に於ける分解能特性

について検討する．

　‡各々でのサンプル点でのSNRはNに依存しないが，全サンプル出力を合成したSNRはNが大き
くなるほど向上することに関係する（アレーアンテナ出力のSNRに相当）．
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シミュレーションデータは次式により計算されたものである．

　　　　　　　　　　r（f）　＝　sle－12”fti　＋　s2e－」2”ft2　＋　n（f）

ここで，

sl　＝　s2　＝1．oLo．oe

ti　＝　O．O　nsec，　t2　＝　1．0　nsec

また，n（f）は，

　　　　　　　　　　　　　　E［n（f，）n（f，）“］　＝　a26，，

を満たすスナップショット毎に独立なガウス雑音である．以下，SNRは，

　　　　　　　　　　　sNR＝　ioiog　1Vt　；Li12　（．　ioiog　1tt；IZ212）

で定義されるものとする．ここでは，SSP法により信号相関抑圧を施した場合に関

する考察を行う．

　図3．5～図3．7にSNRが100，60，20　dB時のシミュレーション結果を示す．これらは，100

スナップショットを用いて推定された相関行列に対してMUSICアルゴリズムを適用

したものであり，各推定においてサブアレー内の素子数（N；ここでは10），第一周

波数（fi；ここでは2GHz）を共通なパラメータとした．

　図3．5（a）～（c）はSNRが100　dBのデータに対して，サンプリング周波数をそれぞれ，

△∫　＝　O．5MHz，1MHz，5MHzと変化させた場合の推定結果である．式（3．16a）から分か

るように同一のサブアレー数（M）であっても，△∫が大きいほど信号相関が抑圧され

るため，より少ないM値での分離検出が可能となることが分かる．本解析例では

△f＝IMHz，M＝8（図3．5（b））で，ほぼ分離検出されているといえる．このとき推定

に用いられた全周波数帯域幅は16MHz（ニム∫（N＋M－2））である．図3．5（a），（b）では

相関抑圧の程度（M）による波形の変化が認められるが，M＝2で既に十分な相関抑

圧が実現されている図3．5（c）のようなパラメータ設定では，M≧dの条件が満たさ

れた後の波形の変化はほとんど確認することが出来ない．ただし，有限個のスナッ

プショットから推定された相関行列を用いているため，ピークは発散してはいない．
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　図3．6（a）～（c）はSNRを60　dBとした際の推定結果である．サンプリング周波数

（△f）はそれぞれ，1MHz，5MHz，　10MHzである・また，SNRが20dBである場合の推定

結果である図3・7（a）～（c）でのサンプリング周波数（△f）はそれぞれ，10MHz，20MHz，

50MHzとした．図3．5～図3．7の何れにおいても（b）は，小さなM値では分離不可能であ

りM2Nで2っのピークが確認されるようなサンプリング周波数となるように△f

を設定した．本解析例ではSNRが100，60，20　dBと劣化するにつれ，必要とされる周波

数帯域幅は16MHz（△f＝IMHz，　M＝8），80MHz（△f＝5MHz，　M＝8），300MHz（ムノ＝20MHz，

Mニ7）となり，より広い周波数帯域幅が必要となることが分かる．式（3．16a）は，本手

法の相関抑圧効果自体はSNRに依存しないことを意味するが，上記の結果は分離

可能となる最大の実行相関係数はSNRの劣化に伴い小さくなり，よって広い周波数

帯域幅を必要としたことを示している．すなわち，これは相関行列の推定精度が劣

化したことを意味し，雑音と信号の相関項を通して理解される．

　いま，i番目のスナップショットにおけるデータベクトルをr（i）とすると，P個の

スナップショットから推定された相関行列Rは式（3．13）に示したように，

　　　　　　　左一圭重γ（i）T（・）H

　　　　　　　　　　t＝1

＝　ASAH　＋　2Re
le
P，L．一d．，

：1£　Asn（i）H　1　＋　S　2　n（i）n（i）H1：
P，‘・’．i

となる．上式から分かるようにSNRが劣化すると，信号と雑音の相関項

（2Re［1／1）Σ　e．，　Asn（t）H］）が大きくなりMUSIcアルゴリズムの分解能が劣化する．

したがって，スナップショット数（．P）の増加に伴い，分解能が向上されることは明ら

かである．また，雑音相関行列の収束（σ21）も関係する．

　スナップショット数による波形の変化を示したものが図3．8（a）～（c）である．各パラ

メータは図3．6（b）と同一（1V＝10，　M＝1～10，∫1＝2GHz，△f　＝5M　Hz，　SNR＝60dB）であ

り，スナップショット数をそれぞれ，20，100，500としたものである（図3．8（b）は図3．6（b）

と全く同一）．これらより，同一のパラメータの場合でもスナップショット数が多い

ほど少ないM値での分離検出が可能となることが分かる．図3．8（c）と図3．6（c）は，非

常に酷似した波形となっている．すなわち，この場合ではスナップショット数を5倍

にすることと△∫を2倍（所要周波数帯域幅もほぼ2倍）にすることによる特性改善
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効果はほぼ等しかったといえる．一一般に，スナップショット数の増加に伴う特性改善

は，△fの増加時ほど効果的なものではない．また，数多くのスナップショットを得

ることは，直接，測定に要する時間の増加を意味し，現状のシステム構成（例えば

図3．3）では実用的な測定時間内に数百，数千ものスナップショットを収得することは

困難であろう．したがって，許容時間内で最大数のスナップショットを用意し，帯域

内での個々の信号（Si；i＝1，2，…，d）の周波数特性が無視可能であることが予測可能で

ある範囲で，△f等を増加させ分解能の向上を図ることが現実的な選択といえる．

　サブアレー内の測定点数（N）も分解能特性に関係するパラメータである．これは，

MSSP法の場合，相関抑圧特性がNをパラメータとしているため当然であるが，　SSP

法の場合においてもNによる分解能特性の変化が認められる．図3．9（a）～（c）には，

図3．6（c）においてNを変化させた場合の時間領域波形を示した（f1＝2GHz，△f＝5MHz，

IOOスナップショット，M＝ユ～10）．図3．9（a），（b），（c）はそれぞれN＝3，10，50とした場合

の推定結果である．本データの場合，d＝2であるので図3．9（a）でのN＝3がMUSIC

アルゴリズムの適用を可能とする最小のNである．同図では，大きなMでは2っの

ピークを検出しているが，推定結果には大きなバイアスが存在している．Nを大き

くした図3．9（b），（c）ほどMによるピークのばらつきが減少し，安定した推定結果を

もたらし，そのピークも鋭くなっていることが分かる．これは，時間領域掃引関数

（Pmu、i。（t））のモードベクトル（α（t））の周波数帯域幅が広くなったばかりではなく，雑

音部分空間を張る行列（EN）のランク（N－d）が大きくなることにも起因している．

ENのランクが大きくなるほど雑音部分空間を特定する基底数が増すため，一般に，

スプリアスピークが減り，また，検出されるピークのバイアスも減少することは直

観的に理解されることであろう．

　MUSICアルゴリズムを用いる主目的は，制限された情報（狭帯域データ）から高い

分解能を有する時間領域手法の実現にある．本手法は，本質的に入射信号の周波数

特性に対応していないため，アルゴリズム適用条件からも一般に狭帯域であること

が必要とされる．以上のシミュレーションから，本手法は十分に狭帯域な手法であ

るが，分離されてからも，さらにある程度周波数帯域幅を広げることにより推定精

度が向上することが分かる．また，N，スナップショット数などの増加も特性改善に
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図3・8：MUSICアルゴリズムシミュレーション結果（スナップショット数に
よる変化）・∫1＝2GHz，△f＝5MHz，1V・＝10，　SNR＝60dB．（a）20　snapshots，（b）100

snapshots，　（c）　500　snapshots．

図3．9：MUSICアルゴリズムシミュレーション結果（Nによる変化）．　fi　＝2GHz，
Af＝5MHz，　SNR＝60dB，　100　snapshots．　（a）　IV＝3，　（b）　IV＝10，　（c）　IV　＝50．
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関係する．推定結果の妥当性を検証する簡易な方法の一つは・いくつかのパラメー

タの組み合わせを通して推定結果がほとんど変化しないことを示すことであろう・

ここに示した一連のシミュレーション結果は，種々のパラメータ（スナップショット数，

．IV，　M，ムノ）をどのように変化させることが効果的であるかを判断する一つの指標と

なるであろう．

　取り上げたデータモデルのパラメータ（Si）は大きさが等しい（ls11＝152Dものであ

るが，一般にどちらかの信号電力が小さくなると特性は劣化する．また，SSP法で

は第一周波数（fi）は本質的に分解能特性に依存せず，遅延時間差（lti一　t21）とサンプ

リング周波数との関係も相対的なものである．f1による不変性は相関行列Rの相

似性から明かである．また，lt，一　t，1△fが一定である場合にも相関行列の相似性が

成立する．したがって，本シミュレーション結果を，（電力の等しい）2波モデルの種々

の場合に拡張した解釈も可能であろう．

　ここでは，SSP法による相関抑圧を施した場合について検討した．MSSP法を用い

た場合，相関抑圧特性はSSP法の特性を決定するパラメータに加えN，∫1，および，

各入射信号の位相成分にも依存することとなり，一概に，Mの増加に伴い，相関抑

圧効果が改善されるとは言えない．しかしながら，式（3．19）から分かるように，お

およそその最悪値が本シミュレーション結果で表されていると考えられる（厳密には

雑音相関行列の項に相違が存在）．また，SNRによる変化，スナップショット数による

変化の様子は，ほぼ同様の傾向を示すと考えて良い．

3．4実験結果

　図3．10に示すような長さ約16cmのセミリジットケーブル（特性インピーダンス50Ω）

をダミー（特性インピーダンス50Ω）で終端させたものをDUTとして反射特性の測定

を行った．測定系を含め，全てのデバイスの特性インピーダンスは等しいが，それ

らの接続部には若干の不連続による反射が生ずる．したがって，このDUTには，2

っの主要な反射が存在する．第一の反射は，測定器（テストセットHP8515A）とケー

ブルのコネクタの接合部からの反射であり，もう一方はコネクタとダミーの接合部

によるものである．ここでは，狭い周波数帯域のデータのみで，それらの反射波を
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分離し（遅延時間ttの推定），その信号パラメータ（Si　）の推定を行う．3．2．1節で明ら

かにしているようにs。が正確に推定され，かっ，接合部の属性が既知であれば各部

の反射／伝送係数が導出される．ただし，時間領域における反射波の分布を微視的

に考察した場合，厳密には接合部に集中した（離散的な）反射波ではなく，複数の反

射の和であったり，また時間軸上に分布した波であることもあるが，本DUTのよう

な不連続点が特性を支配するようなデバイスに関しては，モデル化での仮定が良

好に成立することは，後に示す解析結果が明かとしているとおりである．また，ダ

ミーで終端されているため顕著な多重反射は観測されなかった．ここでのDUTは，

反射点が2点しか存在しない最も単純なモデルであるが，DUTの特性が有限個，か

っ離散的な反射波により記述可能である場合には，第3．2．1節で示したように，本質

的な違いは存在しない．

　図3．11にネットワークアナライザのタイムドメイン機能（タイムバンドパスモード）

の1：FFT法による時間領域解析結果を示す．同門より0．8GHzの周波数帯域幅では2っ

の反射点の存在を確認することは出来ず，ピークの検出を行うためには少なくとも

1．5GHzの帯域幅を必要としていることが分かる．ゲーティング機能を用いて個々の

応答を分離するためには，互いの応答が良好に分離されていることが必要であり，

最低でも3．OGHzの帯域幅が必要であろう．反射係数値を正確に推定するためには，

3．OGHzの帯域幅であっても，必ずしも十分とは言えない．この点に関しては，後に

再び論じる．

　図3．12（a），図3．12（b）はそれぞれ空間スムーズィング法（SSP）による相関抑圧前処理，

改良型空間スムーズィング法（MSSP）を施したMUSICアルゴリズムによる遅延時間

推定結果である．この解析では，第一測定周波数ポイントを11．6GHz（fiニ11．6GHz），

サブアレー内の測定ポイント数を10（N＝10）としている．また，データ相関行列の

推定には219個の測定サンプル（“スナップショット”）を用いた．サンプリング周波数

間隔（△f）は，図3．12（a）の解析では24MH：zに，図3．12（b）では6MH：zとした．1Vは入射

信号数より大きな必要があるが，この実験ではDUTの構造上（ダミーで終端されて

いることも考慮），d＝2程度であることは事前に予測可能であり，その予測値より

も十分に大きな値としてN　・10を選択した．また，ムノは時間領域での解析区間にエ
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リアジングによるスプリアスピークが生じないよう注意する必要がある．DUTの

サイズから，解析区間の上限は5nsec程度で十分である．したがって，△fは200MHz

以下であれば良い．しかしながら，余りにも小さな△fでは，相関抑圧前処理によ

る効果的な信号相関抑圧は期待できない．MSSPではf1および各反射点の反射係数

の位相関係により十分な信号相関抑圧が可能な場合があるが，事前にそれらの関

係の予測は不可能である．加えて，△f＜200MHzであっても解析に用いる全周波数帯

域幅が広くなるにつれcc各反射点の反射係数は周波数依存性を持たない”という仮

定がくずれ，相関抑圧処理は十分であってもMUSICアルゴリズムの分解能は逆に劣

化していく場合もあることに注意されたい．

　実際の測定では，最大801ポイントの周波数データを得ることが可能であるため，

原データはサンプリング周波数間隔を2MHzとしており，　SSPあるいはMSSPおよび

MUSICアルゴリズムの解析の際にいくつかの測定点を読み飛ばすことで△fを増加

させ，安定した遅延時間の推定結果が可能となる△fを見つけている．図3．12（a），図

3．12（b）は，そのような方法で良好な分解能特性を示したムノ時の結果である．もう

一つのパラメータ設定方法としては，全周波数帯域幅（（L－1）△f）を拘束して，N，M

を変化させていく手法も考えられる［13】．一般に，本手法のパラメータ設定の自由

度は，全素子数が（物理的に）拘束され，るアレーアンテナによる野卑探査の場合に

比べ大きく，そのため最適なパラメータを選択することは，難しい問題である．図

3．12（a），図3．12（b）に示した解析結果に関しても，その帯域での最適なパラメータ選

択が行われていると断言することはできないが，遅延時間推定に関しては問題は

ない．一般に，測定機器が安定であるならば，スナップショット数を増加させること

により，データ相関行列の推定精度が向上するため，より狭帯域での分離検出が可

能である．たたし，実際には，測定に要する時間との関係から最大スナップショット

数は制限される．本実験では219スナップショットを得るために2～3時間程度の測

定時間を要した．

　図3・12（a）から分かるように，MUSIC－SSPでは264MHz（M＝＝3）の周波数帯域幅で2っの

ピークを分離することが可能となっている．さらに図3．12（b）に示すように，MUSIC－

MSSPを用いた場合，2っのピークの分離検出に必要な周波数帯域幅を60MHz（M＝2）
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まで減ずることが可能であった．サブアレー数Mを増加させることにより全周波数

帯域幅は増加するが，これらの図に示された推定に要する周波数帯域幅は明らかに

IF：FT法の際に比べ極めて狭帯域である．SSP，　MSSP法の相関抑圧効果を明かとした

図3．4（a），3．4（b）は，図3．12（b），3．12（a）で用いられたパラメーータにほぼ一致させたもの

である．第3．3．2節で明らかにしているように，MSSP法の信号相関抑圧効果がSSP

法に比べ優れているため，結果として，より狭帯域での推定が実現されている．

　さて，ここでMUSICアルゴリズムとIFFT法の分解能を比較してみる．1：F：FT法で

は，2っの主要なピークを検出するために，約1．5GHzの周波数帯域幅を必要とした．

それに対し，MUSIC－SSP法では264MHzの周波数帯域幅が必要であり，これはIFFT

法のほぼ1／6の周波数帯域幅である．さらにMUSIC－MSSP法を用いた場合では，わ

ずか60MHzの周波数帯域での分離検出が可能であり，これは1：F：FT法の1／25の周波

数帯域幅である．

　次に，遅延時間推定誤差，および，その信号パラメータ（近似的な反射係数）推定

時における影響について考える．図3．11～3．12に示した結果より，MUSICアルゴリズ

ムでの遅延時間推定値には広帯域なIFFT法による推定値と比較して，第一反射点

で0．01nsec，第二反射点で0．001nsecのオーダーの遅延時間推定誤差が認められた．第

一反射点の反射係数は第二反射点に比べ小さいため，遅延時間バイアスが大きく

なったものと考えられる．このような遅延時間推定誤差は，高周波帯での反射係数，

特にその位相推定に重大な問題をもたらす．例えば，10GHzでの測定では0．03　nsec

の遅延時間推定誤差は108。の位相誤差となる．このように反射係数の位相の絶対値

（t＝tiにおける位相値）を精度よく推定するためには遅延時間の推定誤差が数psec以

下である必要があり，その実現は非常に困難である．実際には，個々の反射点の個

別の反射係数の厳密な位相値が必要な場合は稀であり，参照面から見込んだ場合の

値で十分である場合が少なくない．すなわち，例えば：FFT－GATE法により10GHzで

遅延時間1nsec，反射係数の位相値0。である信号が，　MUSICアルゴリズムによって遅

延時間1．03nsec，反射係数の位相値108。と推定された場合，参照面を基準とした場合

の両推定結果は，遅延時間推定誤差と位相推定誤差が相殺されるため，一致するこ

とになる．したがって，本実験では反射係数の位相推定値に関しては，ある共通の
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参照面を基準とした比較を行う．ここでの実験では，IF：FT（3・OGHz　spa皿）での遅延時

間推定値を共通の参照面とし，MUSICアルゴリズムでの反射係数の位相推定値を

変換した．前章で論じたようにIF：FT法による遅延時間推定値にもバイアスが存在

する．MUSICアルゴリズムによる推定においても，データ相関行列が完全に推定さ

れている場合には，SNRによる影響がなく，正確な推定が行えるが・実際には・完

全なデータ相関行列の推定は，不可能であり，また，モデル化上の誤差もあり・若

干の遅延時間推定誤差は避けられない．このような遅延時間推定誤差は，厳密には

反射係数の振幅の推定にも影響するが，位相誤差に比べ，その誤差ははるかに小さ

く，無視できる．このことは以下に示す推定結果から明かとなる・

　さて，2つの反射点の周波数11．6GHzでの反射係数を推定しよう．これには，他方

の影響を取り除き，一方の特性のみを得る必要がある．以前から述べているように，

FFT法では，一旦，時間領域に変換し，ゲーティングにより所望波を取り出し，再

びプーリま変換を施すという操作に対応する．図3．13（a）は第二反射点（コネクタと

ダミーの接続部）の（近似的な）反射係数（s2）の推定結果である．“：FFT（1・5GHz　span）”

と示された曲線は図3．11において‘‘L5GHz　span”と示された時間領域波形からゲー

ティングにより第二反射点を取り出した結果である．この波形には，リップルが存

在している．これは周波数帯域幅が十分でないために・ゲート内部に第一反射点の

応答のサイドローブが混入したための影響である．周波数帯域幅が3．OGHzである

場合の推定結果（“FFT（3．OGHz　span）”）では，図3・11から分かるように時間領域にお

ける十分な分離が得られており，反射係数推定のリップルも消えている．すなわち，

：FFT－GATE法による推定では，　DUTの第二反射点のある周波数（ここではli．6GHz）の

反射係数を推定する際であっても3．OGHzもの周波数帯域幅を必要とする．図3．13（a）

にはMUSIC－MSSP（M＝2）法による推定結果を‘‘MUSIC－MSSP（60MHz　span）”として示

している．振幅と位相値はマーカー“●”，用いた周波数帯域幅はマーカー“ト→”

により表している．位相値はIFFT法（3．OGHz　span）の遅延時間を共通の参照面とし

て変換したものである．振幅の推定値はほぼ完全に3GHzの周波数帯域幅を用いた

：FFT一・GATE法に一致している．位相値は約8。の違いが見られるものの，所要周波数

帯域幅がFFT－GATE法のわずか1150の60MHzである利点は大きい．
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　図3．13（b）は第一反射点（測定器とコネクタの接続部）の（近似的な）反射係数（Sl）の推

定結果である．振幅，位相ともMUSIC－MSSP法（60MHz　span）とF：FT・一GATE法（3・OGHz

span）による推定値の間に違いがみられる．この違いは3．OGHzの周波数帯域幅によ

るFFT－GATE法の推定値には，まだ誤差が含まれていることが原因である．図3．11

によると，時間領域において2っの反射点は3GHzの帯域幅でほぼ分離されており，

第二反射点の推定結果では，良好な推定結果（特に振幅値）が得られていた．その場

合においても第一反射点のサイドローブがゲート内部に混入していたが，サイド

ローブレベルと所望波のレベルの差が大きいため，顕著な誤差は求められなかった．

第一反射点の反射係数の大きさは第二反射点に比べ小さいため，この推定におい

てはサイドローブの混入を無視できなかったものと考えられる．実際，ネットワー

クアナライザのフルスパンデーp一一タ（45MHz～26．5GHz）を用いた場合のF：FT－GATE法に

よる推定結果（同図，“：F：FT（full　span）”）は，　M　USICアルゴリズムによる振幅推定値と

良好に一致した．このように：FFT－GATE法による推定では，他の信号の応答のサイ

ドローブ（裾野）の混入に注意しなければならない．MUSIC－MSSP法とFFT－GATE法

（“full　span”）による位相推定値の違いはユ5。以下であった．

　図3．13（a）より，第二反射点の反射係数の振幅は0．072であり，定在波比（VSWR）1．16

に対応することが分かる．これは通常のマイクロ波デバイス測定においても小さな

反射の部類に相当する．第一反射点の反射係数の振幅はさらに小さく0．017である．

しかし，ネットワークアナライザのダイナミックレンジは100dB（H：P8510B，　averaging

factor　1024時置確保することが可能であるため，本実験におけるSNRは高い．第一反

射点のリターンロスは一35．4dBであり，固有値解析結果から推定された雑音電力（σ2）

のオーダーが10－10であることから，第一反射点，第二反射点に対するSNRはとも

に60dB以上得られていることが分かる・反射波が小さ斥なり，　SN：Rが劣化すると・

相関行列の推定が劣化することになり，より多くのスナップショット数が必要，ある

いは周波数帯域幅を広げ相関抑圧効果を向上させるなどの対応が必要となる．

　また，図3．13（a），3．13（b）から分かるように，MUSICアルゴリズムの推定に用いら

れた帯域内では各反射点の反射係数はほぼ一定であるといえる．すなわち，この

DUTは全州で示した‘‘DUTの各反射点の反射係数は周波数依存性を持たない”とい
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図3・13：：F：FT－GATE法，　MUSIC－MSSP法による信号パラメータ（反射係数）

推定結果．（a）第二反射点（b）第一反射点．

う仮定が満たされていることが分かる．このためMUSICアルゴリズムによる高分解

能性が実現されたのである．もし，この仮定が満足されていない場合にはPmu、i。（t）

の波形のピークが鈍り，遅延時間推定値に大きなバイアスが生ずることが多い．場

合によっては，スプリアスピークが生ずることもある．反射点が時間領域において

分布している場合においても同様である（反射点がある時間領域に分布している場

合，フーリエ変換により得られた周波数応答（反射係数）が周波数依存性を有するこ

とは明白）．

　これらの結果から，MUSICアルゴリズムは複素周波数データに対する時間領域手

法として適用可能であり，ネットワークアナライザで用いられているフーリエ変換

法に基づく時間領域法より優れた分解能を有する時間領域手法であることが明か

となった．

3．5測定誤差と分解能特性
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　アレーアンテナにおける波源の到来方向推定時にキャリブレーションが問題とな

るように，本問題においてもキャリブレーション精度は分解能特性を決定する上で

の一つの大きな要因となる．ネットワークアナライザでは校正標準が提供されてお

り，測定システムの周波数特性を良好な精度で校正可能である．この点はアレーア

ンテナによる波源の到来方向推定時とは異なる大きな利点である．

　しかしながら，校正精度はシステム個々のコンポーネントのスペックにより変化す

る．特に，数多くのスナップショットの収得を必要とするため，発振器の周波数ドリ

フト等は校正精度を大きく左右する要因となる．これはMUSICアルゴリズムの分

解能に大きく影響する．図3．14（a），（b）には図3．3に示した測定システムにおいて発振

器をシンセサイザ（HP8410B），スイープドオシレータ（HP8350B）とした場合の推定結

果の一例を示した．他のパラメータは全て共通である．周波数ドリフトなどが少な

く，時間的にも安定しているシンセサイザによる推定結果の明かな優位性を読みと

ることができる．スイープドオシレータの周波数ドリフトを相関抑圧法として利

用することも理論的には可能である．これは方向探査問題においてアレーアンテ

ナを（機械的に）動かす手法に相当する【14】．SSP法などの手法は仮想的に動かしてい

　　　　　　　　　　　　　　　　　85
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　本章では，ス・一パーレゾリューション法の一つであるMUSICアルゴリズムが，ネッ

トワークアナライザにより得られた電磁波回路の周波数デー…一タの時間領域解析法

として有効であることを実験により明らかにした．また，相関抑圧前処理法として

用いたSSP法，および，　MSSP法の周波数データモデルに対する信号相関抑圧特性

を解析し，それらの手法の関係を定式化した．この結果からMSSP法を前処理法と

して用いたMUSIC－MSSP法の優位性が明かとなった．各反射点の反射係数の推定精

度の点においても，：FFT－GATE法の数十分の一の狭帯域データのみでほぼ一致する

結果を得ることが可能であった．

　以上より，スーパーレゾリューション法が狭帯域周波数データに対する有効な時間

領域推定法として有効であると結論される．

図3・14：発振器の相違によるMUSIC－SSP法の分解能特性の違い．f1　＝11．6GHz，

△∫＝24MHz，1V＝ユ0，　M＝4～10，124　snapshots・（a）シンセサイザ（HP8410B）使

用時．（b）スイープドオシレータ（HP8350B）使用時
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4．1　まえがき

　高周波，かっ狭帯域なデバイスであるアンテナの諸特性の測定においては，測定

精度向上のための数多くの工夫がなされている．特に，波長に比べ大きな開口を持

つアンテナの利得，放射パタンの測定には，送受信アンテナ間の距離を大きくとる

必要があるため，屋外に測定システムを構築せざるを得ない．この場合，地面反射

波の存在を避けることができず，その影響を軽減（あるいは活用）するためにハイ

レベル測定場，グラウンドレベル測定場，スラントレンジ等の種々のシステム構成

が考案されている．このような，送受信アンテナの位置関係，直接波と地面からの

反射波の関係を利用したシステム構成では，アンテナの位置，測定周波数帯にある

程度の制約が存在する．一方，コンパクトレンジ，近傍界測定装置など狭いスペー

スで大開ロアンテナの測定を実現する装置もあるが，測定系が複雑となり，コスト

も高くなる．

　近年開発されたベクトルネットワークアナライザ（HP8510B等）では，タイムドメイ

ン機能を備えており，周波数掃引データを逆フーリエ変換することにより，時間領

域における主要波，地面等からの反射波の様子を観測することが可能となっている

国．十分な測定周波数帯域が得られた場合，時間領域において主要波，反射波の応

答を分離することができる．従って，主要波のみをフィルタによって取り出し（ゲー

ティング機能），再び，フーリエ変換を施すことにより，反射波の影響を取り除いた

周波数データを得ることができる．このようにネットワークアナライザを用いたシ

ステム構成では，数値演算処理により反射波の影響を除去するため，前述のシステ

ム構成と比べ物理的な制約を受けることは少なく，自由度の高い測定を可能として

いる．文献【2］，固等により，このシステムの有効性が報告されている．
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　しかしながら，ゲーティング機能を用いるためには，時間領域における主要波，反

射波の応答が十分に分離されている必要がある．双方の応答に重なりが生じてい

る場合には，ゲーティング機能は良好に働かず，ゲーティング誤差を生ずることにな

る．従って，この機能は測定周波数帯域幅による制約を受けると言える．アンテナ

のような狭帯域デバイスの測定においては，広帯域な周波数データを得ることが

困難な場合が多く，デバイスの使用周波数帯域での入射波の分離検出，除去が可能

となることが望ましい．

　前章で明らかにしたように，ネットワークアナライザでのデバイスの反射／伝送特

性測定に対して，スーパーレゾリューション法を適用することで，従来のFFT法に比

べ極めて狭い周波数帯域幅データのみによる時間領域の波源分布推定が可能とな

る．これは，デバイス測定のように閉じた系のみならず，アンテナ測定のように開

いた系の測定に対しても有効であることは容易に類推される．スーパーレゾリュー

ション法②高分解能性に着目し，電波伝搬，特に室内多重波の推定法として適用し

た研究も近年いくつか報告されている【4H8］．本稿では周波数領域データに対して

スーパーレゾリューション法を適用するが，上記の論文では，時間領域データ，空間

領域データに対する適用を試みているものも見られる．主要波，不要波のパラメー

タ（電力，伝搬遅延，あるいは到来方向）を推定するという点では，本問題との共通

点が多い．

　本章では，スーパーレゾリューション法に基づく不要波の時間領域除去問題をア

ンテナ測定の観点から検討し，アンテナ利得測定，パタン測定を通して，その有効

性を明かにする．

4．2時間領域におけるアンテナモデル

　アンテナ利得，パタン測定ともアンテナ伝送特性（S21）測定として定式化される．

一般に，アンテナ測定では図4．1（a）に示すように送受信アンテナ間の空間を直接伝

搬（Main　path）する直接波，地面等の反射を介して伝搬（Reflected　path）する反射波な

どが存在する．直接波が主要波（所望波）であり，他の反射波は不要波である．

　ベクトルネットワークアナライザ等の測定器を用いると，受信信号の振幅，位相

量を得ることが可能となる．図4．1（a）に示したモデルは，送信アンテナ，伝搬空間，
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受信アンテナをそれぞれ回路表現することにより図4・1（b）のように解釈することも

可能である．ここでHt。（の，　H，a（のは，それぞれ送信，受信アンテナの伝達関数であ

り，H（ノ・）は空間伝搬経路を特徴づける伝達関数である・また・n（のは付加雑音であ

る．（雑音の付加される場所に関するコメント）．以下では受信アンテナが被測定ア

ンテナ（Antenna　Under　Test，　AUT）であるものとする・ネットワークアナライザによっ

て得られる周波数データr（f）は，それらの伝達関数の積，および・雑音との和で表

される（図4ユ（b））．

　　　　　　　　　　　・の＝丑，。（ノ）・丑（ノ）・∬，α（∫）＋n（ノ）　　　　　（鋤

主要波の他に反射波（1波）が存在する伝送特性周波数データを考える・周波数ノで

のθ方向における送信，被測定アンテナの利得をそれぞれGta（f，θ），　G，a（f，θ），また

主要波，反射波の伝搬係数をρ1，ρ2，到来時刻（遅延時間）をt1，t2とすると式（4．1）

Receiving　antenna Transmitting　antenna

　て＝、

Hra（f，　e”） ・． D．　Refiected　path　．．．．”　Ht．（f，　e’）

　　”　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一

　　　SL　一　　　　、馬　　　　　　，

は次のように表される（図4・1（a））．

　　　r（∫）＝G，a（ノ，0）σ，α（f，0）ρ、e”ゴ2”ftl＋Gt。（∫，θ’）G，。（∫，θ”1ρ2e畢ゴ2噛＋n（f）　（4．2）

（7ta（f，θ），　G，a（f，　e）の逆フーリエ変換はアンテナ内部の多重反射の様子を表す．従っ

て，一般にGta（f，θ），　G，a（f，　e）は，周波数毎に異なる値をとる．アンテナが比較的小

型である場合には，これらの多重反射は，きわめて近接して存在する．さらに，こ

れらの多重反射は，一般に，時間領域では本質的に分布した反射となっている場合

が多いであろう．スーパーレゾリューション法の適用の際には，個々の反射が時間領

域においてインパルス状となっていることを前提としている．分布した反射波は，

分解能の劣化，遅延時間推定誤差を生ずる原因となる．しかしながら，アンテナ内

部の多重反射の持続時間に比べ，主要波，反射波の到来時刻差（lt2　一　tll）が十分に大

きい場合，狭い周波数帯域内では，個々のアンテナの内部多重反射を考慮する必要

がなく，これらの反射を近似的にある時刻tiに集中したインパルス状の波とみなす

ことができる．この場合，式（42）は次式のように簡略化される．

　　　　　　　　　　　r（f）＝　31e一’」2”fti　＋s2e－」’2”ft2　＋n（f）　（4．3）

n（f）

T（f）　一一一一一（ll｝〉

（a）

input　impulse

∬．。（ノ） E（∫） E，。（ノ）

（b）

図4．1：アンテナ測定．（a）アンテナ測定の概要．（b）System　lnterpretation．
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ここで，S1，　S2は主要波，反射波の信号パラメータであり，主要波の応答はSle－」2πfti

で表されている．式（4．3）は本質的に電磁波回路に対する定式化と同形であり，した

がって，MUSICアルゴリズムをアンテナ測定に適用することが可能であると予想さ

れる．

　H，a（のの逆フーリエ変換は，アンテナのインパルス応答，すなわち過渡特性を表

す．この過渡応答の持続時間が長い，すなわち分布した応答となることと，伝達関

数が大きな周波数依存性を有することは等価である．アンテナの過渡応答が“伝達

関数の周波数は周波数依存性を持たない”という仮定が成立しないほど長く持続し

ているが不要波とこれらの過渡応答の遅延時間差は十分に大きな場合には，主要波

（所望波）の応答自体もいくつかの入射波に分離される場合がある．これはレフレク

タアンテナ（reflector　antenna）などの開口面アンテナに対して本手法を適用した際に

は，しばしば起こり得る現象であると予測される．このような場合には，開口面，
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ディスクのエッジなどの信号が分離識別されるであろう（文献［9］・Fig・8・12等を参照さ

れたい）．このとき，所望波は以下のように表されることとなる・

　　　　　　　　　　　　　　smain　＝2sied」2Xfti　（4．4）
　　　　　　　　　　　　　　　　　i一一．1

ここでdoは所望波を構成する信号数を表す．

　掃引周波数帯域幅が十分に狭い場合には，帯域内でのこれらdo個の信号の位相

の差異を識別することは困難，すなわち2π∫ち蟹2π∫ち（‘，ゴ＝1～do，∫1≦f≦fL）とな

ることから，本モデルも式（4．3）に帰着することになる．しかしながら・MUSICアル

ゴリズムを用いた場合，式（4．3），（4．4）のどちらのモデルとして推定されるかを・実

験者が事前に決定することは一般に困難である．なぜなら本手法の分解能は現実

にはSNR，スナップショット数，モデル化誤差などに依存するからである・結果とし

て得られる遅延時間推定二等を基にどちらのモデル（式（4．3），式（4．4））と見なすべ

きかを判断することが必要となる．

　以上のことから，ネットワークアナライザによって得られる周波数ゐ～fL間のL

個のサンプルデータは，次のような行列形式を用いて表示することが可能となる．

　r＝As十n
　r　＝　［r（fi），　r（f2），…，r（fL）］’

　s　＝　［sl，　s2］T

　n　＝　［n（fi　），　n（　f2），　・　・　・　，　n（　flL　）］T

　A＝［α（tl），α（オ2），…，α（孟d）］

αω＝［・脚ゴ2嚇，・聯ゴ2が・tk，…，・一ゴ2π∫朔丁， k＝　1，　2，　．．．，d

（4．5a）

（4．5b）

（4．5c）

（4．5d）

（4．5e）

（4．5f）

これらの定式化により，ネットワークアナライザによって得られた測定データを，従

来，波源探査で用いられているスーパーレゾリューション法と同一の形式に表示す

ることが可能となった．この場合においても信号相関抑圧前処理が必要であること

は言うまでもない．実際にスーパーレゾリューション法を適用する際には，式（4．5d）

における雑音が，時刻，および，周波数に対して無相関でなければならない．時刻，

周波数に対する雑音の相関の有無を実測することは困難である．雑音は主に熱雑

　　　　　　　　　　　　　　　　　94

音であると考えられるため，ここでは，狭い周波数帯域内では白色であると考えら

れるものと仮定している．図4．1（a）のモデルはd＝2に対応する．

　各入射信号の遅延時間が既知であれば，各々の信号パラメータは次式により推定

される．

　　　　　　　　　　　　　　s＝　（A”　A）一i　A”E［r］　（4．6）

　以降の第4．3節，4．4節では同氏に示されたような直接波が1波，不要波が1波であ

るような測定環境モデルを電波無意室内に作り，MUSICアルゴリズムに基づく不要

波の検出・除去がアンテナ利得測定，アンテナパタン測定にもたらす効果について

実験を通して検討する．

4．3　アンテナ利得測定

4．3．1　アンテナ利得測定法

　アンテナの利得測定には種々の測定法が存在するが，絶対利得測定法（absolute　gai皿

measurement），利得変換測定法（gain　transfer　measurement，あるいは利得比較法；gain

comparison　measurement）の二つに大別される［9】，［10】．

　絶対利得測定法は，さらに1）二つの同一のアンテナを用いる方法，2）3っのアン

テナを用いる方法，3）電波星を利用する方法に手法に分類される．3）は特に地上

での測定が困難である大口径アンテナに対して有効な手法である．1），2）の手法で

は測定に用いるどのアンテナの利得に関しても事前の知識を必要とせず，通常，利

得標準アンテナの校正に用いられる．

　一般に，アンテナの利得測定には利得変換法が用いられる．この手法では，被測

定アンテナ（AUT）の未知の利得を，利得の既知な利得標準アンテナのそれとを比較

することにより測定する手法である．測定は，自由空間（電波無口室内）あるいはグ

ラウンドレベル測定上で行われる．AUTには偏波の一致した平面波が照射され，そ

の受信電力の測定を行い，AUTを利得標準アンテナに置き換え，同じ条件の下で利

得標準アンテナの受信電力の測定を行う．利得標準アンテナ（以下，STD）の利得を

GSTD，また，　AUT，　STDそれぞれの受信電力レベルをPAUT　，　pSTDとする。このとき
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AUTの利得GAUTは，
　　　　　　　　　　　（G”UT）dB　＝　（GSTD）dB　＋　ioiog　13141；IBTUDT　（4．7）

で与えられる．前節での定式化では，信号パラメータSi（i＝1『’d）を用いて・アン

テナに入射する信号を表記している．一般に，所望波である直接波は・最短の伝搬

経路を通り伝搬する信号であるから，遅延時間tl〈t2＜…＜tdにおいて・t1に対応

する信号Slが所望波の信号パラメータである．AUT，　STDそれぞれにおける所望波

の信号パラメータをSlilσT，　sfTDとすると式（4・7）は次式となる・

（GAUT）dB＝（GsTD）dB＋20ioglillllllilB－2tTUDTI
（4．8）

4．3．2　実験結果

　実験は，電波無響室内で行い，電波無心室の後部の壁面に約30x30cmのアルミ板

を配置させ，地面あるいは建造物等からの反射波に相当する環境のモデルを構成し

た．測定システム系を図4．2に示す．被測定アンテナ（AUT）として長さ約2・4cmのモ

ノポー一一一ルアンテナを，また，角錐ホーンアンテナ（NARDA　model　644）を利得標準ア

ンテナ（STD）として用いた．送信アンテナとして周波数1～18GHzで動作可能な直

線偏波の広帯域ホーンアンテナ（Double　ridged　guide　horn　antenna，　EMCO　model　3115）

を使用した．本実験では送信／受信アンテナともに垂直偏波の状態での測定を行って

いる．反射物体は壁面に位置しているがAUTの指向性を考えると測定に大きな影響

を及ぼすことは言うまでもない．すなわち，反射波がAUTにより受信される．た

だし，STDの測定データはFBR（Front－to－Back　Ratio）が大きいため影響を受けない．

このようにSTD，　AUTの測定時で電波環境が大きく異なる場合，利得変換法による

利得測定値には大きな誤差が生ずる．一方，AUT，　STDの指向性が類似な場合には

反射波の影響が相対的に軽減されるため良好な測定が実現される場合がある．

　実験の目的は，まず送受信アンテナの周波数特性を無視した式（4．3）の定式化が実

際に満足されるかを確認することにある．これは，主要波，不要波の遅延時間差，

および周波数帯域幅などに依存する問題である．ここでは，MUSICアルゴリズムを

適用した際の時間領域掃引波形（Pmu、tC（t））の様子，および固有値分布などから判断

Anechoic　charnber

　　Source　antenna

　　　　Mital　piate　fi

Antenna
Under　Test

HP－IB

Synthesized

Sweeper

HP8340B

Frequency
Converter
HP8511A

Directionaユ
Coupler

HPI1692D

Microwave
Ampli五er
HP8349B

ref．

Network
Anaユyzer

HP8510B

Controller
HP9000
M　345CH

Test　set　IF
Interconnect

HP－IB

test

Attenuator　一30dB

Disk　Drive

HP　C2213A

図4．2：アンテナ測定システム．

96 97

灘難

諜鋳礁1　　、”　　　罵灘’・’

国難魏魏暴騰羅、

三
月
ッ
茄
㌔
“
v



』
寧
．
イ

霊

L蕪幽

する．また，利得測定精度を広い周波数帯域データを用いた従来の：F：FT法の結果と

の比較により明らかにする．

　AUTによる周波数領域波形を図4．3に示す．同訓に示した“llngated　response”は，い

かなる処理も施さない場合の周波数領域波形であり，反射波が存在するため直接波・

反射波の干渉による周期的なリプルが生じている．同図に“gated　response”はゲート

を用いて主要波を取り出した際の応答であるが，3．OGHz値を比較すると約5・OdBの

違いがある．したがって，この実験ではSTDに反射波が入射しないため，式（4・8）に

基づく利得算出値には，この5．OdBの誤差が残存することになる．

　同国の波形の周期の逆数は直接波・反射波の遅延時間差に対応する．入射信号数

が2波程度であり周波数帯域幅が十分に確保される場合には，この関係から遅延時

間差を推定することができる．直接波の遅延時間は，一般に測定系の構成から事

前に予測可能であろう．この場合には全ての入射信号の遅延時間の推定が可能とな

る．しかし，周波数帯域幅が狭い場合には，周期の検出は不可能となる．さらに入

射信号数が増すにつれ，周波数領域波形のみからの推定は急激に困難な問題とな

る．実際，3波の場合，入射信号の周波数特性の存在を考えると，たとえ周波数帯

域幅が広い場合であっても，必ずしも精度の良い推定は期待できない．このような

場合には時間領域手法が有効となる．

　図4・4にネットワークアナライザ（HP85ユOB）におけるタイムドメイン機能（タイムバ

ンドパスモード）を用いた時間応答波形を示す．132nsec付近に存在する信号が直接

波，140nsec付近の信号が反射波である．150nsec以降には顕著なレベルの信号は認め

られなかったため，ここでは示していない．また，直接波の遅延時間が130nsecとなっ

ているのはシステム内（特に送受信アンテナをつなぐケーブル長）での伝送時間が含

まれているためである・送受信アンテナ間の距離は約6m（伝搬遅延時間約20nsec）で

ある・同一より100MHzの帯域幅では2つの信号を確認することが出来ない．すなわ

ち・反射波の混入を確認することは全く不可能である．2っの信号のピークを検出

するには少なくとも300MH：zの帯域幅が必要であった．しかしながら，互いの応答の

裾野が重なりあっているため・遅延時間推定値にはバイアスが生じている可能性が

あり・よって・ゲーティングの適用は必ずしも効果的ではない．バイアスが存在しな
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図4．4：1：F：FTによる時間領域解析結果．1GHz　span：使用した周波数帯域

は2．5GHzから3．5GHz．300MHz　span：使用した周波数帯域は2．85GHzから

3．15GHz．100MHz　span：使用した周波数帯域は2．95GHzから3．05GHz．
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いという仮定の下で式（4．6）を適用する方法も考えられる．しかしながら・式（4・6）の

導出の際には信号パラメータが周波数依存性のないことを仮定しているため・ア

ンテナのような本来周波数特性を有するデバイスで300MH：zもの帯域幅を用いた際

には適当ではない．1GHzの帯域幅を用いると双方の信号が明瞭に分離される・こ

の波形からゲーティングを用いて主要波を取り出した時の周波数応答波形もまた図

4．3（“gated　response”）に示している．同図から300MHzの帯域ではsl（f）は一定ではな

く数dBの変化を持つことが分かる．以上より：F：FT－GATE法により不要波の除去を

行い，精度良く主要波の応答を推定するには1GHz程度の周波数帯域幅が必要とな

ると言える．この所要帯域幅は，主要波と（主要波に最も近接する）不要波の遅延時

間差に反比例することは言うまでもない．

　さて，次にMUSICアルゴリズムの適用結果を示す．図4．5（a），4．5（b）はそれぞれ，

SSP法による信号相関抑圧を施したMUSICアルゴリズム（MUSIC－SSP），　MSSP法によ

る信号相関抑圧を施したMUSICアルゴリズム（MUSIC－MSSP）による時間領域推定波

形である．データ相関行列（Rm；m＝1～M）の推定には50スナップショットのデータ

を用いた．本実験においても，高分解能性の実現には，より多くのスナップショット

数の取得が望まれるが，現実には測定に費やすことの可能な時間により，その上限

が決定される．MUSICアルゴリズムでの解析に用いたパラメータは，第一周波数を

3・OGHz（f1＝3・OGHz）に，サブアレー内のサンプル数を20（N＝・20）とした．これにより

最大19個の信号の分離（dmax≦N－1）が可能となり，本実験においては十分な大き

さである．サンプリング周波数間隔（△f）は，それぞれ2．5MHz（MUSIC－SSP），1．5MHz

（MUSIC－MSSP）である．この場合，時間領域での可視領域（エリアジングの周期）は，

それぞれ400nsec（MUSIC－SSP），667nsec（MUSIC－MSSP）であり，直接波が132皿secに出

現することを考えると，十分な範囲であるといえる（その範囲を越えた長い伝搬遅

延を有する信号が存在しても・その電力レベルは小さくなることは明らか）．同学に

おける“M”はサブアレー数を，括弧内の数値は使用した全周波数帯域幅を表す．

　図4・5（a）を見ると，M・1では顕著なピークは現れていない．これは相関抑圧処理

が行われていないためである・Mの増加に伴い信号間の相関が抑圧されピークが鋭

くなっていく様子が分かる・スナップショット数が非常に多く，データ相関行列が正確
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に推定される場合では，波形の概形はMにほとんど依存しないが・スナップショット

数が少ない場合には，一般に信号相関が小さくなるほどピークが鋭くなっていく・特

に実効相関係数（ρ∬P（i，の，ρMSSP（i，」））の大きな領域で，その変化は著しい・図4・5（b）

では，M＝1で2っのピークが出現している．これはMSSP法が2M個の信号間の相関

を抑圧することができるためである．第2章で明らかにしたようにMSSPでは・必ず

しもMに伴い信号相関が抑圧される訳ではなく，さらに，その高分解能性のため種々

の誤差の影響を受け易い．したがって，しばしばM＝6，M＝8の140nsec付近のピーク

のように，ピークの高さの逆転現象が現れる．ただし，ここでの目的はピークの遅

延時間の検出のみである．どちらの相関抑圧前処理を用いた場合においても，2っ

の主要な固有値が分離されており，これより推定された入射信号数（d＝2）として遅

延時間推定（pmu、，c（t）の計算）を行っている．図4．6（a），4・6（b）は，それぞれMUSIC－SSP，

MUSIC－MSSP適用時の固有値解析結果である．同図より2っの顕著な固有値，また

一85dB付近に存在する雑音に関係する固有値の存在が分かる．Mの増加にともな

い一60dB程度の固有値が分離されていく現象が見られる．この原因としては，よ

り多くの不要波が存在する，あるいは，入射信号の周波数依存性が無視できない等

が考えられる．しかしながら，固有値のレベル差が信号固有値に対して20～40dB

もあるため雑音と見なして良いであろう．この固有値の分布は明らかに2っの主要

な入射波のみからデータが構成されていることを表している．入射波の周波数応

答が無視できない場合には，しばしば実際に入射している信号数以上の信号固有

値が観測されるという現象が生ずる（詳細は次章）．この解析結果では固有値には十

分なコントラスト（信号に関係する固有値とその他の固有値のレベル差）があり，主

要な固有坪数と時間領域において検出されたピーク数が一致していることから入

射波の周波数特性は無視できるという仮定が満足されていると推測できる．

　以上の結果から，アンテナ測定においてもMUSICアルゴリズムは有効であり，ま

た，MSSP法はSSP法に比べ優れた効果を示していると結論される．MUSIC－SSP法

で必要とした周波数帯域幅は60MHz，　MUSIC－MSSP法ではわずか36MHzである．こ

れは・：F：FT－GATE法による主要波の分離検出（所要周波数帯域幅1GHz）と比較して，

約1／29ほどの周波数帯域幅である．
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　先に述べたように，雑音電力（約一85dB）以上の大きさを有する固有値の個数はM

に従い増加し，図4．6（a）でM，図4．6（b）で2M個出現している・しかしながら・入射信

号数をこの条件に一致させた場合であっても図4．5（a），4・5（b）に示した波形に大きな

変化は認められなかった．これら一60dB付近に分布する固有値は・SNRが低いため

このような狭い周波数帯域幅での分離検出が困難な信号が（複数個）存在することに

起因するものと考えられる．実際，より広い周波数帯域幅データを用いた解析を行

うと多くの（信号レベルの小さな）反射波が検出される．図4・7がその解析結果の一例

である．周波数帯域幅が広いため，MUSIC適用の際の仮定の成立が問題となる†が，

結果的には回附に示した“IFFLT（3周半z）”のピークとMUSICにより検出されたピーク

位置は，比較的良好な一致が認められる．これらのやや大きな遅延を有する微少な

反射波は，電波無響室の壁面での反射，送受信アンテナ間の多重反射，伝送ケー・・一プ

ル内の多重反射などと考えられる．これらの微少な反射波は，実際上，利得測定に

ほとんど影響しないことは明らかである．

　入射信号の遅延時間が十分に狭い周波数帯域で分離された場合，式（4．6）を用いた

信号パラメータ（Si；i＝1～2）の推定が有効となる．また，標準ホーンアンテナに関

しても同じパラメータを用いたMUSICアルゴリズムによる解析を行った．ホーンア

ンテナ測定時には顕著な不要波は存在せず，MUSICアルゴリズムの解析によっても

検出されなかった．AUT，　STDの遅延時間，および，信号パラメータ推定結果，さら

に式（4．8）による利得の推定値を表4．1に示した．なお，：FFT一一GATE法の信号パラメー

タ，利得は3・018GHz（MUSIC－MSSP，　M＝6の中心周波数に対応）での値である．同表よ

り，MUSICアルゴリズムを用いた推定値は，F：FT－GATE法と良好に一致しているこ

とが分かる．MUSIC－MSSP法でのM＝1，　M＝4の場合を除き，FFT－GATE法に対する

本手法による利得推定値（GAUT）の誤差は0．05dB以下である．推定結果の一例を図

示したものが，図4・8である．信号パラメータ，利得推定値とも良好に一致している

こと・および狭帯域な測定が実現されたことは同町からも明らかである（GSTDは事

　tMUSIC一一MSSPの結果では，主要波の応答も2つに分離されている．これはモノ；tt　一一ル内部の多

重反射・あるいは・モノポールが有限基盤（約10×10cm）上に配置されていることの影響を検出し
たものと考えちれる・ただし・分離が不十分なため，物理的な形状から予測される位置と推定さ
れたピーク位置は一致していない・この結果は，式（4．4）のようなモデル化が可能であることの一
つの根拠である．
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前に与えられているため，同図には示していない）．本実験に用いられたAUTは有限

基盤上のモノポールアンテナであるため，推定結果は実際のモノポールアンテナ

の利得より小さく，また，給電線路とアンテナの整合も特に行っていないことに注，

意されたい．

　こ乳らの結果より，MUSICアルゴリズムがアンテナ測定における時間領域解析手

法として有効であり，従来の手法に比べ極めて狭い周波数帯域幅での不要波の除去1

を可能とする手法であることが明らかとなった．利得の推定値に関しても広い周波・

数帯域幅を用いた従来法の推定結果と良好に一致することが分かった・

（
m
U
）
①
の
⊂
o
α
の
①
L
↑
L
L
H

ioo

　50

　　0

－50

－ioo

一⊥s2

MUSIC－MSSP　（272MHz）

MUSIC－SSP　（272MHz）

IFFT　（3GHz）

0⊥

5願

　　　oLtL一一U“一一一“一i　“20　t40　t601so　206tO

　　　　　　　　　　　　Time　（nsec）

図4．7：広帯域データを用いた時間領域解析結果．IFFT：周波数帯域2－5GHz
のデータを使用・MUSIC－SSP：f1　＝3・OGHz，△f＝4MHz，　N＝50，　M＝20，　d＝20．

MUSIC－MSSP：fi＝3・OGHz，△f＝4MHz，　N＝50，　M＝20，　d＝40．括弧内の数値は

使用した全周波数帯域幅を表す．
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4．4　アンテナパタン測定

4．4．1　スナッブショ・ソト数の軽減

　前節でのアンテナポジショナー上に設置されたAUTを回転させ繰り返し測定する

ことによりアンテナパタン測定が実現される．MUSICアルゴリズムは，理論的には

SNRに依存しない分解能特性を有する．だが，実際にはスナップショット数の有限性

のため，その分解能は制約される．時間領域における分解能を向上させるためには

スナップショット数を増加させる必要がある．しかし，パタン測定において各角度方

向毎に数十～数回のスナップショットを用意するには，膨大な測定時間を必要とし，

実用的な測定法とは言えない．少ないスナップショット数において，さらに分解能を

あげるためには，信号相関抑圧効果あるいはSNRを改善させるという二通りの方法

が考えられる．ここでは，MUSICアルゴリズム（MUSIC－SSPあるいはMUSIC－MSSP）

適用以前に，F：FT－GATE法による処理を行い，　SNRの改善を行う手法を提案する．

　この手法では，FFT－GATE法を主に雑音成分の抑圧を行う前処理として用いる．

図4．9に基本概念を示した．原データは図4．9（a）に示すように一般にランダムな雑音

を多く含む波形であり，周波数領域では，雑音成分と信号成分の識別は不可能であ

る．この波形を逆アーリエ変換した時間領域波形では，ランダムな雑音は（ほぼ）一

様に分布することになる．解析対象となる信号（直接波および反射波）は特定の遅

延時間に存在する信号である（図4．9（b））．ここでゲーティングを用いて解析対象信号

を取り出すことにより，ゲート外部の雑音成分を取り除く（抑圧）することが可能と

なる（図4．9（c））．この際に直接波，反射波が時間領域で分離されている必要はない．

ただし，もし反射波（不要波）のいくつかが既に明瞭に分離されているならば，そ

れらを取り除くことが望ましい．ゲーティングによる雑音の抑圧効果は，ほぼ時間

領域可視領域とゲート幅の比で表される．可視領域をT←1／△∫），ゲートスパンを

tg・teとすると・ゲーティング処理により各周波数ポイントでの雑音電力は（tg。t。／T）2

倍される・ゲートは解析対象波をほとんど変化させないことを仮定しており，雑音

抑圧効果は，SNRの改善として反映される．図4．9（d）に示すように，再びフーリエ

変換された周波数応答波形では，明らかに雑音よるランダムな擾乱は軽減されて

108

いることが分かる．すなわち，ここでのゲーティング処理は雑音を軽減する（時間領

域）バンドパスフィルタとして使用される．

　上記の処理は，原データr（∫）における解析対象波をr、ig（の，雑音をn（の，またゲー

ト関数を9（t）として，次のように表される．

　　　　　　　　　　　　r（t）ニf－1｛r（ノ）｝

　　　　　　　　　　　　　　＝　f’一i｛T，i，（f）　＋　n（f）｝

　　　　　　　　　　　　　　＝r，i，（t）＋f－i｛n（f）｝　（4．9a）

　　　　　　　　　　rgated（f）　＝　g（f）　X　r（f）　＝　．T’一i｛g（t）r（t）｝

　　　　　　　　　　　　　　2r，i，（f）十g（f）Xn（f）　（4．9b）

ここで1’Cf－1はフーリエ，逆フーリエ演算を，また⑭は畳み込み積分を表す．式

（4．9b）ではg（f）　C9　r。ig（ノ）or　r、ig（のを仮定している．時間領域でのゲートスパンが狭い

ほどゲート関数g（t）の周波数応答g（f）がブロードとなり，この仮定が良好に成立す

る．また，ゲートスパンが狭いほど可視領域から取り出す雑音が少なくなる．ただ

し，ゲートスパンが狭くなるにつれ解析対象波の応答に与える影響が大きくなる

ため，少なくとも解析対象波の有意であるサイドローブを含むようゲートスパン

を決定する必要がある．ゲーティング後の雑音成分は，周波数領域ではg（ノ）とn（の

の畳み込み（convolution）で表される．g（ノ）がブロードになるほど近接する多くの周

波数の雑音サンプルの重み付け平均を行うこととなり，周波数間での相関が存在し

なければ0に漸近する．

　スナップショット数が極端に少ない場合，MUSICアルゴリズム適用時においても，

従来とは異なる特徴が現れる．この場合，統計的に無相関である雑音と信号の分離

は不可能となり，また，雑音相関行列もE［nnH］　＝　a21と表現することはできない．

このとき，データ相関行列は以下のように表現される．

　　　　R一圭義卿艦細HAH＋鎗2購πψ）H】＋÷シ）n（P）H

　　　A’＝　［A，　n（i），　…，n（P）］　（4．10b）
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ゲーティング
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（b）

時間領域

（c）

時間応答波形

時間領域フィルタリング機能

（ゲーテインク）

と

周波数領域

（d）

雑音が抑圧された周波数データ

図4・9：ゲーティングを用いた雑音抑圧の概念・（a）雑音抑圧前の周波数領
域データ（raw　data）・（b）raw　dataの時間応答波形・（c）ゲーティング（時間領

域フィルタリング）処理を施した時間領域波形．（d）ゲーティング処理を施

した後の周波数領域波形．
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　　　　s’＝　［sl，　s2，　…，　sd，！．：；．1．1．：．iljT　（4．loc）

　　　　　　　　　　　　P個

ここで，Pはスナップショット数である．上記のデータ相関行列を分割し相関前抑

圧処理を施す．P》Nの場合には通常のMUSICアルゴリズムの定理が成立するが，

P＝N程度またはそれ以下の場合には若干の注意が必要である．例えばSSPを用い

ると行列のランク条件からM＞dかっMP〈Nの場合には，その行列の固有値分布

は以下のようになる．

　　　　　Ai　；2　A2　12r　・一・　12r　Ad　〉　Ad＋i　lit　…　　1）　AMp　〉　AMp＋i　＝…　　＝　AN　＝O　（4・ii）

すなわち，信号数があたかもM1）であり，雑音が0であるような固有値分布を示すこ

とになる．実際には比較的SNRの高い測定が実現されるためλd》λd＋1が成立する

場合が多いが，上式においてd個の信号ベクトルとP個の雑音ベクトルのクロスター

ムが残存していることから分かるように，厳密にはd＋1～MP番目の固有値に対応

する固有ベクトルも信号部分空間との結合を有している．したがって，λd＋1～λNを

非信号成分に関係する固有値と見なし，これらに対応する固有ベクトルεd＋1～εN

を用いてPmu、i。（t）を解析することは適当でなく，むしろλMP＋1～λNを非信号成分

と見なし，eMP＋1～eNを用いた時間領域推定を行うべきである．

　ゲーティング処理は雑音成分を抑圧することから，この場合λd＋1～λ．MPを抑圧す

るように働き，固有値分布関係，および，大きさ零の固有値に対応する固有ベクト

ルと信号のモードベクトルとの直交性の改善に寄与することになる．

　このように，スナップショットが極端に少ない場合，雑音の（スナップショット収得）

時刻に関するランダム性を検出することはできない．したがって，MUSICアルゴリズ

ムでは雑音に関しても，信号と同様な取扱いをすることになる．ただし，MP》N

の場合には，周波数に関する雑音のランダム性から，統計的性質の違いによる信号

と雑音の分離が可能となり，従来のMUSICアルゴリズム1こ漸近する特性を得ること

が可能となることを付記しておく．

4．4．2　実験結果

　本実験に用いた測定システム系は図4．2と同一である．但し，被測定アンテナ（AUT）

は，ホーンアンテナ（Double　ridged　guide　horn　antenna，　EMCO　model　3115）を用い，また，
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不要な反射波を生じさせるための金属板を電波無響室の壁面に配置した（図4・10）・

アンテナポシショナ＿上に置かれているAUTを6。毎に回転させ・∬面パタンの測定

を行った．

　図4．11（a）は0。方向（主ビーム方向）の測定データに対してIFFTを施した結果であ

る．このように広い周波数帯域データ（5～11GHz，6GHz　span）を用いた場合には・直

接波（80．8nsec付近）と金属板からの反射波（822nsec付近）の分離が可能であり，ゲー

ティングを用いた反射波の除去は有効である（図4．11（a），“gated　data”）．図4・11（b）は，

それらの周波数領域波形である．不要反射波によるリプルが消失していることが

分かる．しかし，ここでは6GHzという広い周波数帯域幅を用いており，　AUTが狭帯

域である場合にはF：FT－GATE法を正しく適用できない．

　ゲーティング機能を併用したMUSICアルゴリズムでは，MUSICアルゴリズム

（MUSIC－SSPあるいはMUSIC－MSSP）適用以前にゲーティングによる雑音除去を行う・

周波数帯域が5．04～5．84GHzである時間応答波形に対してゲーティング処理を施し

た様子を図4．12（a）に示した．ここでは800MHzという狭い周波数帯域幅であるため，

直接波と反射波の応答は分離されておらず（図4．ユ2（a），“raw　data”），81nsec付近にユ

っの応答として現れている．ここでゲ・一トによりこれらの信号成分を取り出す（図

4．12（a），“gated　data”）．“raw　data”，‘‘gated　gata”を比較すると，90nsec以降に現れている

電波無響室内での反射等による不要波成分も除去している様子が分かる．このよ
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図4．10：アンテナパタン測定（反射板の配置）．
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図4．11：F：FT－GATE法による不要波の除去．（a）時間領域波形（広帯域デー

タ）．使用周波数帯域：5。0～11GHz・gate　span：1・9nsec・（b）周波数領域波形

（広帯域データ）．
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　｝

うに実際にはゲーティング処理は雑音の除去ばかりでなく・腰な信号成分†を輸：

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1にある程度制限するように働く場合が少なくない．したがって・MUSICアルゴリズ

ム適用の際には，（ランダムな）雑音成分の抑圧1こよるSNRの向上ばかりでなく1入

射信号数を制限することによる分解能の向上も期待できる・　　　　　　　　　　1

　この・gated　data・に再びフーリエ変換を施し，その周波数データに対してMUSIC｛

アルゴリズム（MUSIC－SSP）を適用した結果が図4・12（b）である・相関行列の推定はl　r

スナップショットのみのデータから行っており，入射信号の推定数はM（d＝M）とした・1

同図よりゲ・・一ティング処理を行わない従来のMUSICアルゴリズム（“raw　data”）では1

明瞭なピークの検出がなされていないが，ゲーティングを併用した手法ではピーク

が改善されていることが分かる．得られた遅延時間を用いて式（4・6）を計算するこ1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
とにより信号パラメータ、、，52が推定される．アンテナパタン測定の際，必要とな「

るパラメータはls、12である．ゲートを併用しない従来のMUSICアルゴリズム‘こよ…

り同程度のピーク形状を得るためには，（より多くのサブアレーを用いて）信号相関

をさらに抑圧する必要があり，所要周波数帯域幅が増加する．従って，ゲーティング唱

処理により狭帯域化，分解能の向上が図られたといえる．また，6GHzの帯域幅を

用いている図4．11（a）と比較して本解析では402MHzという狭帯域での反射波の検出：

が可能となっている．ただし，ゲーティ．ング処理には800MHzの帯域を用いている．

　他の角度データに対しても同様の解析を行うことにより，各角度方向での直接波

電力（ISi12）が推定される．このとき反射波のAUTに対する入射角度とAUTの指向性1

の関係から，角度方向によっては，反射波の入射角度がAUTのパタンのヌルに一致

し受信されない，あるいは，直接波に比べ極めて小さくなり検出されない場合があ

ることに注意されたい．アンテナパタンの測定結果を図4．13に示す．ここでのパタ

ンは6。毎（marker：○）の解析結果をスプライン補間して描画させた周波数5．2GHzで

の規格化電力パタンである．反射板が置かれているため反射波除去を行っていない

パタンは非対称になっている（“Raw　data　with　a　metal　plate”）．　F：FT－GATE法，あるい

は，ゲーティングを施したMUSICアルゴリズム（MUSIC。SSP）により左右対称な所望

波のみのパタンが得られている．同図には，反射板を取り除いて測定を行った結果
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　t必要のない信号という点では雑音であるが，MUSICでの定式化に現れる，時刻，周波数に対し
てランダムな雑音ではなく，所望信号と相関を有している点に注意されたい．
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Time　［nsecl

　　（b）

83 84

図4．12：ゲーティングによる雑音の除去，および，そのMUSICアルゴリズ
ムにおける特性改善効果．（a）時間領域波形（狭帯域データ）．使用周波数
帯域：5．04～5．84GHz，　gate　span：12．0皿sec．（b）MUSICアルゴリズムによる解

析結果．f1　＝5．2GHz，△∫＝6．OMHz，　N＝46，　M＝23，使用周波数帯域幅402MHz，

snapshot数1．
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も示した．それらは良好に一致しているといえる・：F：FT－GATE法（“F：FT－GATE”）で

用いた周波数帯域幅は図4．11（a）での6GHz，ゲーティングを施したMUSICアルゴリ

ズム（“MUSIC　algolithm　with　the　gating　technique”）では402MHz（ただしゲーティング処

理には800MHz）の周波数帯域幅を用いている・

　このようにMUSICアルゴリズムにより，狭帯域データでの不要波の除去が可能

となる．本実験では，多くのスナップショット数を確保することが困難であるため，

ゲーティングを併用し，特性の改善を試みた．
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　本章では，ネットワークアナライザを用いたアンテナ測定系を構築し・伝送特性

周波数データに対するMUSICアルゴリズムの有効性に関して論じた．実験の結果，

本手法は電磁波回路測定時同様，極めて狭い周波数帯域幅での入射信号の分離検

出能力を有する手法であることが明かとなった．すなわち，ある程度の周波数帯域

データが得られていれば，不必要な波が入射するようなマルチパス環境下におい

ても，測定システム系（ハードウェア）を変更することなく，数値計算（ソフトウェア）

により不必要な信号の除去が可能となることを明かにした．アンテナ利得測定時

に本推定法が必要とした周波数帯域幅は：FFT－GATE法と比較して，約1／29という極

めて狭い周波数帯域幅であり，周波数帯域幅に制約のある測定システム系では，特

に有効となると言えよう．

　また，アンテナパタン測定時ではスナップショット数軽減のためにゲーティングに

よる前処理を導入した．これは測定時間の短縮，データ容量の軽減を試みたもので

ある．スナップショット数が少ないという点では，本来のスーパーレゾリューション

法の目的（信号と雑音を統計的に分離）とは異なる考え方で，アルゴリズムの改良を

施している．実験結果が明らかにしているように，ゲーティング前処理によるSNR

の改善効果は明らかに測定結果に反映されている．

　このようにスーパーレゾリューション法は，閉じた実験系である回路測定のみなら

ず，開いた系であるアンテナ測定に対しても有効であることが分かる．種々のマル

チパス環境，アンテナに対する検討を重ね，入射波検出性能，電力推定誤差などを

？
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図4．13：アンテナパタン測定結果．∫＝5．2GHz．実線：反射板存在下での測

定パタン（law　data），波線：：F：FT－GATE法を用いて主要波のみを取り出した・

場合のパタン（使用周波数帯域幅6GHz），点線：ゲーティングによる雑音抑

圧を行わないデータによるMUSIC－SSP適用結果（パラメーータは図4．12と同

じ），一点鎖線：ゲーティング処理およびMUSIC－SSP法を併用した場合のパ
タン（パラメータは図4．12と同じ）．
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定量的に明らかにすることに関しては，更なる研究テーマとして残されているが，

本手法の適用可能性，有効性という本質的な部分は実験的に証明されたと言える・
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相関行列の固有構造の特徴を用いたスーパーレゾリューション法による空間スペ

クトル推定は，入射信号が純粋な（複素）正弦波（Sie－」2πfti）である場合に優れた高分

解能性を示す．ネットワークアナライザで得られる複素信号（r（∫））に対する適用の

際にも，周波数帯域幅が十分に狭い場合，上記の仮定が成立する．しかしながら，

帯域幅が広がるにつれ各信号の信号パラメータの周波数特性を無視することはで

きなくなる．このような場合でのMUSICアルゴリズムの挙動を理解することは，先

に示した狭帯域な測定での仮定（“入射信号は周波数特性を持たない”）が成立してい

るか否かを推定結果（固有値分布，時間領域掃引波形）から判断するためにも有効で

ある．入射信号が著しい周波数依存性を示す場合には，定式化の時点で周波数依存

性を考慮した他の手法が必要となるであろう．問題は，本手法がネットワークアナ

ライザでの種々のアプリケーション測定をどの程度カバーするかという点にある．

　本章では，まず周波数特性を有する信号が存在する場合におけるMUSICアルゴリ

ズムの挙動を検討する．任意の周波数特性を含む一般化された議論は困難であるた

め，本章では指数関数的に減衰する，あるいは，1／〉ノアに些例して減衰するような周

波数特性を有する入射信号が混在する信号モデルの諸特性の考察に限定している↑．

現実には種々の周波数特性が考えられるが，狭帯域測定の場合に観測される周波数

特性は一般に単調減少（あるいは増加）関数と近似可能な場合が多く，MUSICアルゴ

リズム適用時の諸現象は先に示した二つのモデルのどちらか類似する・ここでは・

　tこれはスーパーレゾリューション法の一つの応用分野として期待される電磁波散乱測定時の入
射信号を想定したものである（詳細は第6章参照）．
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MUSIC－SSP，　MUSIC－MSSP法を適用した場合の信号相関抑圧された相関行列（RssP，　l

RMSSP）の構造（固有値分布，固有ベクトルとモードベクト・ルの直交関係）を検討し…

周波数特性の遅延時間推定に及ぼす影響を数値計算を用いて明らかにする・これ

らの結果は，ある程度の周波数特性をMUSICアルゴリズムは許容するということ1

を示すものである．

実用上，MUSICアルゴリズムが周波数依存性‘こ対してある程度のロバスト性を1

有していたとしても，前章までに用いてきた信号パラメータ推定法tは，もはや用｝

いることはできない．信号パラメータ推定法もま燗波数特性を検出できるもの，1

すなわち，Siとしてではなく，周波数特性を含めた形5‘（∫）としての推定が必要とな

る．アレーアンテナにおいて特定の方向からの信号のみを受信するには，鋭い主1

ビームをその入射信号方向に向けるか，あるいは・不要な信号の到来方向にヌルをi

である．ここでは，後者の概念を応用し，時間領域（ノッチ）フィルタリングを用いる

ことにより不要な応答を除去し，周波数特性を含めた所望波の信号パラメータの

推定が可能となることを明らかにする．

5．2問題の背景

　アレーアンテナによる入射信号の到来方向測定時でOj　MUSICアルゴリズム［1］は，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
以下の形式で表されるデータ共分散行列の固有値，固有ベクトルの性質を用いて1

信号パラメータを推定するアルゴリズムである．

　　　　　　　　　　　　　　R＝ASAH＋σ21　　　　　　　（5．1）

ここでAは各入射信号のモードベクトルを列とするNxd行列（N：素子数，d：信号

数）であり，1V≧dにおいて，信号相関行列Sが正則である限り，その動作は保証さ：

れる．すなわち，Aの各列をα1，α2，…，αd，また，　Rの最小固有値（σ2）に対応する固1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　有ベクトルを｛ed＋、，、ed＋、，…，eN｝←EN）とすると，　　　　　　　1

　　　　　　　　　　｛α・，α2，…，ad｝⊥｛ed＋・，ed＋2，…，eN｝　　　　　（5．2）

ts＝（AHA）’i　A”E［r］による周波数不変な信号パラメータ推定．

122

が成立する．等間隔直線アレーによる狭帯域信号推定時にはAの各列を・

　　　　　　　a（Lvi）　，．　［1，e一’」Wori，．．．，e’」“Wo（N’一1）’i］T，　（i　＝　1，　2，．．．，d）　（s．3）

と表していたのに対し，ここではα‘という表記を用いていることには意味がある・

式（5．2）は式（5．3）のような等間隔直線アレ・一から導出されるモードベクトルのみな

らず，より一般化することが可能であるということである・MUSICアルゴリズムが

本来の波源の到来方向探査問題において円形アレーなどに対して適用されている

ことなどは一例である（例えば［2D．波源の到来方向推定問題においては，アレーの

形状から一意的にモードベクトルの概形が決定され・そのモードベクトルα（ω）を

用いることにより信号の到来方向が推定される．式（5．2）の関係を評価するには以

下の関数が用いられる．

　　　　　　　　　　　　P・…ic（ω）＝α（ω鵠鴛（ω）　　（鋤

以上は，アレーアンテナにおける波源の到来方向推定時のMUSICアルゴリズムで

ある．

さて，．本アルゴリズムを周波数特性を有する入射信号を含む周波数データに対し

て適用し，その信号の遅延時間推定問題として定式化するとどうなるであろうか．

いま，入射波がd波であり，各々ωi（∫）で表される周波数特性を有しているとしよう．

このとき周波数データァ（のは，

　　　　　　　　　　ど　　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　・（f）＝Σ・‘（f）・一ゴ2π∫ε・＋n（f）＝Σ　w‘（f）・‘・一ゴ2π角＋n（f）　　（5・5）

　　　　　　　　　i＝1　　　　　　　　　　　　　　i＝1

と表される．従来のように周波数f1～fNまで等間隔にサンプルされた周波数デー

タを行列表示すると次のようになる．

ここで，

r＝As十n

A　＝　［ai，　a2，…　，　ad］

ai　＝＝　Aiwi　＝　［wi（fi）e－i’2Tf’ti，wi（f2）e－」’2Tf2ti，・・．，wi（fN）e－」’2TfNti］T
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（5．6）

（5．7a）

（5．7b）
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ここで，Wiはi番目の信号の周波数特性ωi（のを表すベクトルである・等間隔直線；

アレーを用いた瀟の到来方向齪問題においても，アレーの各軒がウエイトw‘　1

を有している場合，式（5．5）と類似の式が導出される．すなわち・アレーのキャリブ1

レーシ。ンが正確に行われておらず，モードベクトルに誤差が含まれる場合である．1

波源の到来方向推定問題の場合，アレー素子間の相互結合による誤差・あるいは■

入射信号が完全な空間コヒーレンスを持たない場合の特性改善法は文献［3］，［4］などi

に見られが，それらの手法では，主たる信号成分と誤差成分が統計的に分離される1

などの仮定に基づく手法であり，信号自体の周波数特性を取り扱わなければならな1

い本問題とは性質を異にする．また，もう一つの大きな相違点は，波源の到来方向：

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
推定でのキャリブレーション誤差の場合，ウエイトは全入二信号に対して共通であ

り，あくまでもアレーに対して一意に決定されるが，本問題では各入射信号が独立

なウエイトを有することが許されている点にある．すなわち，本問題ではアレーの

形状のみならず，入射信号個々の物理的な性質がいわゆる“モードベクトル”と密接1

に関係することになる．

　式（5．5）に示したデータモデルのパラメータは，入射信号数が既知である場合で

あっても一意に決定できない．いくつかの周波数ポイントデータから作られる連立

方程式を見れば明らかなように，未知数の個数は方程式の個数を越える．周波数

データに対するMUSICアルゴリズムの適用では，さらにコヒーレント信号問題，す

なわち，信号相関行列5の特異性を解決する必要がある．我々は，今までにSSP［5］，

MSSP［6】，［7】という前処理型の信号相関抑圧手法の適用が容易，かっ有効であること1

を示した．周波数特性を有する入射信号に対しても同様に適用可能であることが

望ましい・高周波帯での実際のデバイス測定等では・データ全体（r（の）としては大1

きな周波数特性を示すが，個々の入射信号（Si（の）の周波数特性はさほど大きくなく，

狭い周波数帯域内では滑らかな単調（増加／減少）関数と見なせる場合が多い．
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　次節以降，SSP，　MSSPの適用可能性と固有値分布・および・遅延時間推定誤差の2

っの観点から周波数依存性を有する信号モデルに対するMUSICアルゴリズムの特

性を明らかにする．

5．3　相関抑圧前処理と周波数特性

5．3．1　SSPと周波数特性

　周波数特性を持たない場合，m番目のサブアレーにおける周波数データは次のよ

うに表される．

　　　　　　　　　　　　　　r．＝AD（Mnti）s＋n．　（5・8）

ここで，Dは以下のようなNx1V対角行列である．

　　　　　　　　　1）＝吻｛・一」2・△角，・一ゴ2π△ft・，…，e’」2T△ftd｝　　　　（5・9）

上記のデータベクトルから得られる相関行列のアンサンブル平均から相関抑圧さ

れたデータ相関行列Rsspが得られる．

　　　　　　　　　　Rssp　＝　£t　，1；Mil．i　Rm　＝　ASsspAH　＋021　（s．ioa）

　　　　　　　　　　sssp　＝　i7　，］EM2．1　D（m－1）sD（m－1）H　（s．lob）

M≧dならばSsspが正則（rank［Sssp】　＝　d）となり，入射信号のモードベクトルと雑

音部分空間との直交関係が成立する同．より一般的にm番目のサブアレーで用い

られているD（励一1）を単にDmとすると，

　　　　　　　　　　　　　SSSP一ラ詣「嵩1＝）一S1）9　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5・11a）

　　　　　　　　　　　　　　DilD，・，　（i＃1’）　．　（5．11b）

においてM＞dを満足すれば良いことになる．さて，上記のDi（i＝1，2，…，M）はど

のような形式を有することが可能であるのだろうか．

　m番目のサブアレーデータを一般化して

　　　　　　　　　　　　　　　r．＝A（M）s＋n．　（5，12）
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と表す．さらにRsspを以下のように表現する．

Rssp　＝　iil？　［A（i），　A（2），　．　．　．　，　A（M）］

s

o

s
o

s

ノ室（1）∬

ノ1（2）H

A（M）H

十　a21

一
1

　　　　　　＝ASAH＋a21

ここで，rank［S］＝1より，明らかに，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I
　　　　　　　　　　　　　　　rank［S］　＝M　（5・14）t

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1である．入射信号が周波数特性を有する場合であっても，式（5・6），（5・7a）～（5・7d）のよ

うにd個の信号で表される場合，SSPの信号相関抑圧の結果としてd個の信号成分1

が分離されることが望まい・．このためには，　　　　　　　！

　　　　　　　　　　　　　　rank［ASA”］　＝d　（5・15）

が必要である．行列積のランク条件，

　　　　　　　　　　rank［ASAH］＝　min　（rank［A］，　rank［S］）　（s．16）

）315（

より，M≧dにおいて，

　　　　　　　　　　　　　　　rank［A］　＝d　（5．17）　i
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I
を満たさなければならないことが分かる．そこで行列Aのランク条件を調べる．A

の各列を交換した行列σを定める．ここでσは以下のような行列とする．

　　　　　　　　　　　　　C＝　［Bi，　B2，…　　，　Bd］　．　（5．18a）

　　　　　　　　　　　　　Bi　＝　［a［・　i），　a［・2），…，a［・“）］　（s．18b）　’

α1切はm番目のサブアレーにおけるi番目の信号のモードベクトル成分である．各1

入射信号が周波数特性を持たない場合，αlm）＝e一ゴ2π（m－n）△∫¢‘α1π）が成立し，Biの各列

は従属であり瀦果としてB‘のランク1ま1となる．また，明らかにα1％＝1，2，＿，副

は一次独立であるから式（5．17）が満足される．式（5．12）で表す周波数特性を有する入l
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　J
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射信号の場合，m番目のサブアレーにおけるi番目の信号のモードベクトルは，式

（5．7a）～（5・7d）の表記を用いて・

αlm）＝A（m）ω1鵬）一［ω‘（fm）・一ゴ2嚇，ω‘（隔・）・一ゴ2π∫獅＋lt・，…，w‘（fm＋N一・）・→2πfm＋N一・t・］T

と表される．rαnk［Bi］＝1を満たすためには，

　　　　　a［．M）＝u，！　一”aS・”），　（u：complex　constant，　m，n＝1，2，…，M）　（5．19）

が必要とされる．したがって，任意のmに対してωi（fm＋1）／ωi（fm）が一一定となること

が必要とされることが分かる．これはサンプリング周波数△f間の変化率であり，

e←αi＋ゴθ‘）ムノとおく．

　　　　　　　　レ‘一鵠）・e一匹㌔・（鯛ムノ・・一ゴ　∫ち

　　　　　　　　　＝ビ・iムノ・・一ゴ2・△∫（t・一e・12π）　　　　　　　　　（5．20）

ここでα‘は振幅の減衰率に関係し，θ‘は位相係数である．フーリエ変換の時間推移

則から分かるように，位相係数が一定の比率で変化する場合には，その信号の遅延

時間はti→オ｛一θ‘／（2π）に移動することからもこのθiは意味を持たない．これを新た

にちと置くことにより位相の周波数特性は無視される．実際，時間領域において観

測されるピークも新たなtiの位置である．以上より，　SSPが正しく動作するために

はYi　＝＝　e一αi一ゴ2π△ftiが必要であることが明かとなった．式（5．18a）以降の考察から分か

るように，独立なモードベクトルはαi（1）σ＝1～d）であり，これらがd次元の信号部

分空間を張る．α‘＝0とすることにより，上式は周波数特性を持たない入射信号に

対する従来のSSPの関係式に一致する．以上は，　MUSIC－SSP法がARモデルt全般［8】

に対して適用可能であることを意味する．このような指数関数的に減衰する信号モ

デルに対するスーパーレゾリューション法の適用例は文献【9］，［10］などにも見られる．

　以上をまとめる．SSPが正しく適用される（d個の入射信号成分をM≧dにおいて

d個の独立したモードベクトル成分に分離する）ためには，入射信号は以下のよう

なモデルであることが必要とされる．

　　　　　　　　　　　　　　ど
　　　　　　　　　　・㈲＝Σ3k・・一a・f‘・e－1’27「f’tk＋n㈹　　　　　　（5・21）

　　　　　　　　　　　　　k＝1
↑ARモデル：r（fi）十ΣLI　akr（∫i－k）＝　ei，E［ei］　＝　O，　E［eiej】　＝　a2δii・を満たすデータ系列．
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　し

このとき行列Dは次式となる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　i

　　　　　　D－diag｛，一（・・＋ゴ・・tl）△f，・一（・・＋52・t・）ムノ，…，・．（α・伽）△f｝　（5・22）l

M≧dにおいて式（5．15）が満足され，MUSICアルゴリズムが適用可能となり・以下i

の性質が成立する．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　固有値分布　　：λ1≧λ2≧…λd＞λd＋1ニ…＝λiV（＝σ2）　　　（5．23a）

　　　　　　信号部分空間　：｛α1，a2，…，ad｝⊥｛ed＋1，ed＋2，…，eN｝　　　　（5．23b）、

　式（5．21）以外の周波数特性を有する入射信号に対しては，式（5．17）に示されるラン1

ク条件は満足されず，式（5．14），（5．15）より最大M個の信号固有値成分が出現する．こ

の場合，　RSSPの固有値は各信号成分が＋分に相関抑圧された場合・以下のよう鰍

関係を有する．

　　　　　λ、≧λ、≧…≧λd》λd＋、≧…≧λM≧λM＋・＝…＝λiV（＝σ2）　（5・24）

　実際に我々が取り扱う信号モデルは滑らかに単調減少する信号が多い．また，本

稿では狭帯域測定を目的としているためランク条件は近似的に満足される．した

がって，上記のように信号固有値成分はM個存在するが，顕著な固有値成分から式

（5．21）のdを判別することとなる．雑音固有値はλM＋1～λNに対応し，Pmu、i。（のにお

ける雑音部分空間ENにはこれらの固有値に対応する固有ベクトルを用いることに

なる．ただし，式（5．23b）に示した直交関係は厳密には成立しない．信号固有値が実

際の信号数（d）以上出現することから明らかなように，個々の信号のモードベクト

ル自体もいぐつかの成分に分解されている．この場合のモードベクトルと雑音部

分空間との直交関係は，あくまでも近似的に成立しているだけである．λd＋1～λM

の固有値成分が小さくなるほど近似は良好となる．

5．3．2　MSSPと周波数特性

　MSSP【61，【7］での相関抑圧前処理は次式により定義される．

　　　　　　　　　　　RMSSP一字差｛Rm＋JR・mJ｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユ
　　　　　　　　　　　　　　＝ASMsspAH＋σ21　　　　　　　（525）
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入射信号に周波数特性がない場合M≧d／2でSMSSPは正則【71となり・MUSIcアル

ゴリズムの適用が可能となる．上式は，またRSSPを用いて以下のように表すこと

も可能である．

　　　　　　　　RMssp　＝　；　｛Rssp　＋　JR“sspJ｝

　　　　　　　　　　　＝｝｛ASssp　AH　＋　JA“　S“s　sp　ATJ｝　＋　a21　（s．26）

式（5．25），（5．26）を比較して分かるように，MSSPでは・以下の行列の相似関係を利用

している．

　　　　　　　　　　　　　　　　Act　JA“　（5．27）

行列」は行の順序を（逆順に）入れ換えるオペレータである・式（527）の関係は・式

（5．26）の右辺の括弧内に表した2っの（前進方向スムーズィン死後進方向スムーズィ

ングされた）相関行列の張る信号部分空間が一致することを意味する．SSPにおい

て信号部分空間を正しく表現できないモデルは，MSSPにおいても不適当なモデル

であることは式（5．26），（5．27）からも明かであろう．そこでSSPでは正しく動作する指

数関数的な周波数特性を有する入射信号が存在する場合，どのような現象が生ず

るかを考察する．SSPでの結果を利用するためM≧d時に限定して考える．

　　　　ユ
RM∬P＝ ﾝ［・A，JA串】

　　　　砲　一　一H

Sssp　o
o　5苔5P

＝　A’S’A’“　＋　a21

AH
ノ皇TJ

十　a21

（5．28）

ここで，rαnk［Sssp］　・・　dである．ごく稀に実数要素が多く現れた場合にはランクは

減じ，Ssspが実数行列である場合にはランクはdとなるが，一般にSsspは複素行

列であることから，5’のランクは2dとなる．

　　　　　　　　　　rαnk［5’1＝2d，　（d≦rαnk【5’］≦2の

行列Atの列を交換した行列C’を定める．

　　　　　　　　　　ct　＝　［Bl，BS，…，B2］

　　　　　　　　　　B［・　＝　［aS・i），　・　・　・　，　a［・“），　JaS・i）“，　・　・　・　，　Ja［・M）“］
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周波数特性1こ関して拘束しない場合には，式（5・3・b）の行列β1のランクは最大で2M　；

となる．したがってAのランクは2M　×dとなる．式（5・16）に示したランク条件より・1

雑音電力より大きな固有値の個数は行列3のランクに一致することが分かる・し

たがって一般に2M個の固有値が現れる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　、

　出現する固有値の個数をMに限定するためにはrank［A］＝dが必要となる引

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Lai（i＝1～d）は独立であることから，プαπ可Bl］＝1が必要である・周波数特性が存在

しない場合，この条件が満たされること1ま明かである・先のSSPでの考察から明ら、

かなように指数関数的な周波数特性に限定した場合，行列Blの1～M番目の列べ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！クトル，および，M＋1～2M番目の列べクトルもそれぞれ一次従属となる・これら1

二つのベクトルを代表してα11），」α11レを考える・これらカs一次従属ならばβ1のうi

ンクは1となり，結果としてASAHのランクはdに一致する．よって，周波数特性

はさらに次式を満足することが必要となる．　　　　　　　　　　　　　　　　l

e（一ai＋」’ei）fk．e“」2TfLti　一一一　v；．e（一ai－」一ei）fiv－k＋i．e」’2TfN一一k＋iti，　（u・：complex　constant）　（5．31）

これより，

　　　　　　　　　　　レ1＝・一・i（2k－N－1）△f＋ゴ2θ・∫・e一ゴ4π∫・¢‘　　　　　（5・32），

ここで，f。は中心周波数である．要素kに依存せず4を一定とするには，上式にお

いてα‘＝0でなければならない．位相特性θiは，本質的に意味を持たないことは先：

に述べたとおりである．したがって，MSSPにおいてランク条件，さらに雑音部分空

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　間とモードベクトルの直交性を満足するためには，入射信号に周波数特性が存在，

してはならないことが分かる．MSSPは周波数に対して前進方向／後進方向にSSP：

を施している．前進方向で減衰する信号は，後進方向では増大する信号に見える．1

周波数に関して一定であるような信号でなければ，双方の周波数特性が一致しな・

いということは直観的にも理解されよう．　　　　　　　　　　　　　　　　　｝

　以上より，MSSPが正しく適用されるには，周波数特性が存在してはならず，　SSP

が適用可能であった指数関数的な周波数特性を有する信号であっても，それらは前

進／後進方向のモードベクトルに対応する2信号に分離されることが分かる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l

　　　　　　　　　　　　　　　　　l30
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　i

5．3，3　数値計算結果

　ここでは，周波数特性の存在する信号モデルに対して，SSP，　MSSPを適用した際

の固有値分布に関する数値計算結果例を示す・

　まず，次のように，周波数依存性を持たない信号と指数関数的に減衰する信号が

混在するモデル，

　　　　　　　　　　　r（f）＝・、e一ゴ2・角＋・2ビ（α＋伽）f　　　　　（5・33）

に対して，SSP，　MSSPを適用した際の固有値分布のサブアレー数（M）に対する変化

の様子を図5．1に示した．データには雑音を付加しておらず・SNRは無限大の場合で

ある．＿160dB以下の固有値は数値計算誤差のため現れたものであり・事実上・大き

さ0である．図5．ユ（a）では，M＝2で，顕著な二つ固有値が認められ・Mの増加（相関

抑圧の進行）に伴い，2番目の信号固有値も大きくなっている．しかしながら，3番

目以降の固有値には増加傾向は認められない．一方，MSSP適用時（図5．1（b））では，

三つの信号固有値が検出されている．これは，周波数特性を持たない信号のモード

ベクトルは前進1後進方向のモードベクトルが一致するが，指数関数的に減衰する

信号では異なるため2っの成分に分かれ，計3っの信号成分が現れるという先の考

察結果を表している．

　次にSSP（およびMSSP）が正しく適用されない周波数特性の一例として，次のよう

に1／＞t7で変化する信号を含むモデルを考える．

　　　　　　　・（f）一・〆∫¢1＋み・2e一粒，（ただし・2ニ51＞尻）　（5・34）

32＝v伍’はf＝∫1において入射する二つの信号の大きさを一致させるために加えた条

件である．図5．2（a），（b）はSSPによるfi＝1GHz，　fi＝・5GHz時の固有値分布である・パ

ラメータは全て共通である．図5．2（a）より2波入射にも関わらず3っの顕著な固有値

成分が検出されている．また，4番目の固有値の増加傾向も認められる．それ以降

の固有値成分の変化は数値計算誤差のオーダー一一．付近のため確認することは出来な

いが，このように指数関数以外の周波数特性に関しては，SSPを用いた場合であっ

てもMの増加にともない信号固有値成分が増加する．∫1＝5GHz時の結果である図

52（b）では，∫i　＝1GHz時より周波数特性が緩やかであるため，分離される3番目の固
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（b）　MUSIC－MSSP．
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有値成分も小さくなり，4番目以降の成分の検出は不可能であった．実際の測定では

良好なシステムであっても100dB程度のダイナミックレンジであるから，この場合，

固有値分布を見る限り2波入射と判断されることになる．

　図5．3（a），（b）は図5．2（a），（b）のパラメータを用いてMSSPによる信号相関抑圧を施し

た場合の固有値分布である．より多くの信号固有値が出現する様子が分かる．

5．4周波数特性とMUSICアルゴリズム

　前節で論じたように指数関数的に減衰する周波数特性を有する入射信号に対

しては，SSPを変更なく適用することが可能であることが分った．本節では特に

MUSIC－SSPを中心に，指数関数的に減衰する周波数特性を有する信号を含むモデ

ル，そして，SSPが正しく適用されない周波数特性の中から1／＞7の周波数特性を有

する信号を含むモデルを取り上げ，MUSICアルゴリズムの挙動に関して考察する．

5．4．1　指数関数的な周波数特性

　指数関数的に減衰する周波数特性を有する入射信号を含むデータに対しても，式

（5．23a），（5．23b）の性質が成り立つ．よって時間領域掃引関数の発散点（ピーク）を探す

ことにより，遅延時間ti並びに各入射信号の減衰係数αiが推定される．

　　　　　　　　　　　　　　a（　or　，　t）Ha（　cr　，　t）
　　　　　　　Pmusic（　cr　｝　t）　＝＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．35a）
　　　　　　　　　　　　a（cr，t）HENE”a（or，t）

　　　　　　　　　α（α，t）＝［・一（α＋ゴ2πの∫1，・口（α＋ゴ2πのカ，…，・吻（α＋」’2”t）f・V】T　　（5．35b）

この場合，αおよびtに関する2次元掃引が必要となるため，計算量が増大する．t

の範囲に関しては測定対象のディメンジョンなどからその範囲を限定することが可

能であるが，αに関する事前情報を得ることは一般に困難である．異なるアプロー

チとしては，最小ノルム法［91，［10】，【11］などでしばしば用いられているように信号と

直交するベクトルを導出し，それを係数とする多項式の根から遅延時刻，減衰率を

直接推定するという方法の適用も考えられる．この場合，解は一般に複素平面上に

プロットされる．

　ここでは，式（5．35a）においてα＝・0とする従来の時間領域掃引関数を用いた場合

であっても，十分正確に遅延時間の推定が可能であることを，入射信号が1波，2波

　　　　　　　　　　　　　　　　　135
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の場合を例にとり定量的に明らかにする．また，各々の場合におけるPmu。ic（t）の概

形，その特徴を示す．このようなtに関する掃引波形を用いることはIF：FT波形との

比較を容易にし，また視覚的にも理解し易い表現法であり，相関抑圧の進行（Mの増

加）に伴う変化の様子を直接的に理解することができるという利点を有する．

1波モデル

　入射信号が1波である場合には，実際にはMUSICアルゴリズムを適用する必要は

ない．しかしながら，この場合におけるPmu、ic（t）の概形は，複数の入射信号が存在

する場合でのMUSICアルゴリズムの特性を考える上での重要な情報を与える．

　減衰係数αで表される周波数特性を有する1波の信号からなる次のようなデータ

モデルr（f）を考える．

　　　　　　　　　　　　・（∫）＝・、e一（α＋ゴ2角）ノ＋η（ノ）

サンプルデータベクトルrは次式となる．

　　　　　　　　r＝　Ats　＋n＝　ai　・si　＋n

　　　　　　　　α・＝［ビ（α＋ゴ2π‘1）fi，ビ（α＋ゴ2π亡1）∫・，＿，・一（・＋ゴ2・・吻？

このデータモデルにおける時間領域掃引関数Pmu、i。（t）の概形を考える．

　　　　　　　　　　　　　　　α（t）Hα（オ）　　1v
　　　　　　　　　Pmusic（t）　＝
　　　　　　　　　　　　　　α（t）HENE”α（オ）鞘（？畑。（オ）

（5．36）

（5．37a）

（5．37b）

（5．38）

上式から明らかなように・Pm・・‘・（t）の極大点（ピーク）は（？musi。（t）の極小点（零点）で

ある．よく知られているように（例えば文献［ユ2D，

　　　　　　　　　　　　ENENH　ct　1一　A（AHA）一iAH　（s．3g）

したがって・式（5・37b）～（5・39）より（？mu、ic（t）は，

Q…記（t）＝α帥rl孟l12α・αF］α（オ）

　　　＝　2V　一　ri．，　1211a（t）Hail12
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（5．40）

と表される．ここでll・llはベクトルのユークリッドノルムを表す．上式はα，および，

Slに依らずt＝t1で極小となり，このとき極小値，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　tanh　（gNAf）

　　　　　　　　　　　emusic（ti）　＝　IV　一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5．41）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　tanh　（gAf）

をとる．またα≠0で（～mu、i。（tl）≠0であることからPmu、i。（t1）は発散しないことが分

かる．図5．4にPmu、ic（t）の計算例を示す．

　図5．5はαの変化に対するPmu、i。（tl）の変化の様子である．同期より減衰係数α，サン

プルポインド数Nが大きくなるほどピークが低くなることが分かる．このP扁、‘。（tユ）

は直線的に変化する領域（線形領域：α△f＝0に対応），および，その他の領域（非線

形領域：α△f＝1に対応）の各々の場合に対して次のように近似される．

Case　1．線形領域（周波数変化は微小）

　　　　　　　　　　　P一一一i一（tl）＝1／｛1－1妾…ま…＝≦溜≒四三｝　　　　　　　　　　　　　　　　（5－42）

Case　2．非線形領域（大きな周波数変化）

　　　　　　　　　　　Pm・・i・（t・）t1／｛・一÷・1、…雛ノ｝　（5・43）

我々が通常取り扱うケースはCase　1で示されたα△f　2t　Oで近似可能な周波数特性を

有する測定対象である．図5．5から分かるように非線形領域ではPmu、i。（tl）は非常に

低く，実際には有限個のスナップショットデータから推定される相関行列を用いるた

めそのピークの検出は困難となる．また，線形領域（式（5．42））ではピニクの高さはほ

ぼN－2およびムノ幽2に比例することが分かる．すなわち，Nあるいはムノをx倍す

ることによりサンプルデータの周波数帯域幅をx倍するとPmu。i。（tl）の値はx－2倍

されることになる．図5．5より2Vが2倍になるとピーク値がほぼ1092－2＝一〇．602変

化していることが分かる．

　さて再び図5．4を考える．同図のパラメータはCase　1に相当する．同図を見るとN

が大きくなるにつれピークは確かに低くなっているが，Pmu、i。（t）の裾野自体も減少
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しているため，結果として各波形ともほぼ相似であり，波形の劣化（ピークの鋭さな

どの変化）が生じていないように見える．そこで，t1の近傍で．Pmu，i。（t）を近似する．

Pmusic（t） 禦万2モ1（

trt1

3

｛π（オ1一オ）△∫｝2
　
1

（5．44）

上式はN2》1かつ3／｛π（tl一一　t）△f｝2》1の場合，　tlの近傍においても近似的にN－2，

△f－2に比例することを表す．したがって，式（5．42）で近似される線形領域内で取り

扱う限り，α≠0のため発散特性が得られないものの，遅延時間推定値は正確であ

り，また，周波数帯域幅を増加させた場合であっても，事実上，Pmu、i。（t）の波形の劣

化は認められないこととなる．これは，帯域内での全減衰量ではなく，減衰係数に

より波形の概形が決定されることを意味する．Pmu、i。（t）では遅延時間の推定のみが

目的であるため，極大点が正しく検出される限り波形の概形は意味を持たないが，

帯域幅をある程度広げた場合でも同様の結果を得られることの確認は，実際の測

定データに対する適用の際には重要なことである．

2波モデル

　周波数特性を持たない入射信号　31e一ゴ2π角，および指数関数的に減衰する周波数

特性を有する入射信号s2e一（a＋ゴ2πま2）fからなる式（5．33）に示した以下のデータモデル

r（ノ）を再び考える．

　　　　　　　　　　・（∫）＝・、e一ゴ2πftl＋・2・嫡（α＋伽・）∫＋n（f）

サンプルデータベクトルは以下のように表される．

r＝As十n

A’　＝　［ai，a2］

al　＝　（e’1’2”fltl，e－」’2Tf2tl，．．．，e一’」2Tflvtl，］T

α2＝［・囎（α＋ゴ2π¢・）ノ1，ビ（α＋ゴ2π¢・）∫・，…，ビ（α＋ゴ2π¢・）fN】T

（5．45a）

（5．45b）

（5．45c）

（5．45d）

この場合，MUSICアルゴリズムの適用のためには信号相関抑圧処理が必要となる．

SSPによる相関抑圧前処理を施すと，データ相関行列は次式となる．

　　　　　　　　　　　　　Rssp＝ASsspAH＋a21　（5．46）
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ここでSsspの各要素は，

　　　　　　　　（Sssp），，＝ISi12　（5．47a）
　　　　　　　　（SSSP）、2一（SSSP）、、・＝響・11￥i畿諾ノ　（5・47b）

　　　　　　　　（sssp）22＝V’212・ww’”，．：iM．aAAff））e－a（M－i）Af　（s．47，）

であるt．

　M≧2において各入射信号の相関が抑圧され，MUSICアルゴリズムの適用が可

能となる．式（5．39）の関係を用いて本モデルにおける時間領域掃引関数Pmu、i。（t）（式

（5．38））の概形を調べてみよう．

　第5．3．1節で論じたように本モデルはSSPを正しく適用することが可能である．す

なわちrαnk［ASsspAH］＝d（M≧d）が成立する．したがってMUSIcアルゴリズムは

正しく動作する．これは式（5．35a）のPmu、i。（α，　t）1こおいて式（5．35b）のモードベクト

ルα（α，t）がα1，α2に一致した場合，発散することを意味する．遅延時間tlに存在す

る信号は周波数特性を持たないため，式（5．35a）においてα＝0とした従来のtに関

する一次元の掃引関数Pmti。i。（t）においても，他の信号成分の周波数特性に拘らず，

Pmu、ic（tl）→ooとなる．次にt2近傍でのPmu、i。（t）の変化を考えよう．1波モデルの場

合の（？mu，i。（t）は，1次元の信号部分空間（ユークリッド空間では線）とモードベクト

ルα（t）との距離の最小化問題と解釈することができる．この場合の最小点のtは真

の信号の遅延時間と一致した．2波モデルの場合，α1，α2の存在する2次元（ユーク

リッド空間では平面）の信号部分空間とα（t）の距離の最小化問題となる．α（tl）にお

いて1つの極小点を得ることは先に述べたとおりである．もう一つの最小点はt2の

近傍に存在することは明かであるが，一般にt2に一致しないことはユークリッド空

間上での幾何からも類推できる・問題はこのときの推定誤差（バイアス）である．

　図5・6は減衰係数α＝10“’10／Hz時のPmu，i。（t）の計算例である．ここで各入射信号の遅

延時間はそれぞれtl＝一1・Onsec，　t2　＝＝　O・Onsecである．同図にはfi＝5．OGHz，△f＝10MHz

として・N　＝10，20，40の波形をプロットしている．ただしRSSPは式（3．12）のように正

確に推定されているものとした・同門では，t＝　tlでは発散しており，また，　t2付近

る；灘温醗鷺犠胃管亀鰹町触鰹（一（A’HA’）一’A’HE［r】）によ

140

のピークは鈍ってはいるものの±1psec（Pmu、ic（のの掃引刻み幅を1psecとした）の精度

でt2と一致している・したがって，この場合，事実上周波数特性による遅延時間の

推定誤差は生じていないことが分かる．この計算パラメータは図5．4と同一のもので

ある・しかし・周波数特性を有する信号に対応するピーク値は異なっている．図5．7

は図5．5のように減衰係数αと．P伽、‘。（i2）（i2はt2付近の極大点）の関係を表したグラ

フである．図中の点線はt2の値である．α　＝　IO－8／Hz付近より数値計算上，（AHA）一1

が特異となるため横軸はユ0－9で打ち切られている．すなわち，α＝10－8／Hz以上の大

きな周波数特性を有している場合，この信号は検出されない．この領域は図5．5か

ら分かるように1波のみの場合であってもピークの検出が困難となる領域である．

図5．7から分かるように，この描画区間ではPmu、i。（i2）の変化は直線的であり，　Nの増

加に伴いピークが低くなるという図5．5と同様の傾向を示している．しかしながら，

α＝10－9・5／Hz付近から減衰が大きくなるにつれi2のバイアスは急速に増加する．こ

の様子はNを一定としてムノをパラメータとした場合もほとんど一致した．すなわ
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図5・6：指数関数的な周波数特性を有する信号に対するMUSIC－SSP時間
領域掃引波形（2波モデル）．fi＝5GHz，△f＝10MHz，　t1＝一1．Onsec，　t2＝O．Onsec，

a　＝10－iOIHz．
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Σio

　　　　　　　　　　ti　＝　一一2．Onsec
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ち，図5・7のN＝20，△f＝10MHzの波形はN＝10，△∫　＝　20MHzのものとほぼ同形で

ある．

　図5・8はf1＝5GH：z，ムノ＝10MHz，　N＝20，　t2＝0・Onsecにおいて，　t1を一〇．5，一1．0，一1．5，

一2．Onsecと変化させた場合のαとPmu、i。（t2）の関係である．両信号の遅延時間差lt2－t，1

がPmu、i。（t2），および，　t2に影響を及ぼしていることが分かる．

　さて，ここで式（5・38），（5・39）の関係を用いて本モデルにおけるPmu、i。（t）の様子を調

べる．若干の計算よりP㌦u、i。（t）は以下のように変形される．

ここで，
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ti　＝　一1．Onsec

　　　ti　＝　一〇．5nsec

e－奄S　一i3　e12　一“　’≠奄U”一1－g
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（5．48）

　　　　　　　　　〈＝
　　　　　　　　　　　llail1211a2112

である．式（5．49a）より911（t）は周波数特性を持たない1波モデルのQmu。i。（t），　G22（t）

は周波数特性を有する1波モデル，式（5．40）と本質的に一致する．ζは信号モデルの

パラメータ（tl，　t2，△f，π）により決定される定数であり，ベクトルの内積の定義から

明らかなようにベクトルα1，α2のなす角をθとするとζ＝COS2θの関係が成立する．

　ここで，Qi（t）（i＝1，2），　e。。，，el（のを以下のように定義し，それらとPmu、i。（t）の関係

の計算を行う．

　　　　　　　　　　Qmusic（t）　＝　Qi　（t）　＋　（？2（t）　一　（？　correl　（t）　（5・50a）

　　　　　　　　　　　　r．．　1　　　　　　　　　　　　ei（t）＝　rt．　eii（t），　（i　一一一　1，2）　（5．50b）

　　　　　　　　　　ecer・el（t）　・N一τ≒（e・2（の＋Q2・（t））　　（5・5・c）

　図5．9（a）～（d）にいくつかのαに対する各波形の様子を示す．図5．9（a）は減衰係数

α＝0／Hz，すなわち，共に周波数特性を持たない場合の波形である．この場合，　t＝　tl

において（22（tl）ニ◎e。rrel（tl），また，t＝t2において9i（t2）＝Q。。r，el（t2）が成立してい

　　　　　　　　　　　　　　　　　143

（5．49a）

（5．49b）
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　る．この関係はtl，t2の近傍においてもほぼ成立していることは，91（t），（～2（の（実線），

および，（？。。rrel（t）（点線）の重なりの様子からも明かである．すなわち，tl，　t2近傍で

のPmu、i。（t）は，それぞれGi（t），　C2（t）から決定されると考えてよい．

　図5．9（b）はα＝10－10／Hzとした場合の結果である．グラフの様子から，この場合

に関しても図5．9（a）での議論がほぼ成立していることが分かる．ただし，この場合

ρ2（tl）＝9。。rrel（tl）の関係は成立するが，　Qi（t2）＝9。。r，el（t2）は厳密には成立していな

い．その違いが微小であるため，このスケールのグラフでは変化を確認することが

出来ず，またi2にも事実上バイアスは認められない（バイアスは土1psec以下）．

　α＝2xlo卿9／Hzとしたものが図5。9（c）である．このように大きな減衰を有する場合

には（22（t）自身が鋭いヌルを形成しなくなる．この計算結果においてはi2にバイアス

が認められる（図5・7参照）・同図より・このバイアスの原因がOi（t）ltrt2と¢。。rrel（t）ltrt、

の不一致のためであることが分かる．

　図5・9（d）はα＝10－8／Hzの場合の計算結果である．これはα△f　cr　1と考えなければ

ならない前節での非線形領域に該当する．同月から明らかなようにφ2（t）にはヌル

が存在せず，このためPmu、i。（t）もt2付近にピークを形成することはない．したがっ

て，t2に存在する信号は検出されない．

　以上のように，周波数特性が比較的緩やかである場合（α△f：O）では，複数の入射

信号が存在している場合であっても・従来のt　1：関する一次元の掃引関数Pm。、i。（‘）

を用いたMUSICアルゴリズムによる遅延時間推定が可能である．本節での結論と

して特に重要な点は，周波数特性を有する信号と周波数特性を持たない信号が混

在する場合であっても以下の性質が成立することである．

1）周波数特性を持たない信号の推定は正確に行うことが出来る．

2）周騰特性が微小と見なせるなら1ま，㌦網のピーー
Nは低くなるものの，遅延

　　時間の推定値は事実上正確であると見なすことが出来る．

3）各々のピークの近傍の時間領域掃引関数Pm。、i。（‘）の変化の様子は洛信号のみで

　　構成された1波モデルの時間領域掃引関数と相似となる．
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ρi（の，（？2（t）は式（5・50b）より，それぞれ周波数特性を持たない，および，周波数特性

を有する信号に関する1波モデルの（～mu、i。（のに比例する（比例定数1／｛1一ζ｝）．また，

Pmu、i。（t）＝N／Omu、i。（t）であることから3）の結論が導かれる．これらの特徴は2波以

上の，より一般的なモデルにおいても成立する．

5・4・2　1／＞7の周波数特性

　MUSIC－SSP法を用いた場合であっても正しく適用するこのとできない周波数特性

の一つとしてユ／〉！アの周波数特性を有する信号を含む次のモデルを考える．

　　　　　　　　r（f）　＝　sie’一’」2”fti　＋　zZFs2e”」2”ft2，　s2　＝　si　v／rr

入射信号は2波であるが，第5．3．3節で示したようにSSPによる信号相関抑圧を施す

と入射信号数よりも多くの信号固有値が出現する．この固有値分布は種々のパラ

メータに依存するため，指数関数的に減衰する信号の場合とは異なり解析的に取

り扱うことは困難である．したがって，本節ではいくっかの数値計算結果から，一

般的な傾向について議論する．

　図5．2（a），（b）に示したように，SSP適用時の信号固有値は2個以上現れる．まず，信

号固有値の選択個数が時間領域掃引波形（Pmu、i。（t））にどのような影響を及ぼすか

を図5．10（a），（b），図5．11（a），（b）に示す．これらの結果は，SNRが無限大という理想的

な場合の結果である．時刻の掃引幅は1psecである．図5．10（a），（b）は信号部分空間を

2次元と見なした場合の結果である．M＝1の時，2波を分離できないことは言うま

でもなく，M＞2で2っのピークが検出されており，　M＝2～10での波形はほとんど

一致している．周波数特性を有する信号に対応するピークは前節での結果と同じ

く鈍っており，この鈍り方は周波数特性の大きな1GHz帯での結果に著しい．また，

周波数特性を持たない信号も，ピークは鋭いものの発散は認められない．

　図5．11（a），（b）は信号部分空間の次元をSSPにより分離可能な最大信号数に一致（

dニM）させた場合のPmu、i。（t）の様子である．このように信号部分空間の次元を実際

に分布している信号固有値数に一致させると，掃引波形全体が上方にバイアスされ

るもののピークの鋭さが改善されることが分かる．これらは理想的な場合の数値
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計算結果であるが，雑音存在下での有限なスナップショットによる推定時でもピー

ク形状の改善は検出を容易にすることにつながる．

　次に，検出された遅延時間バイアスを考える．図5．12（a），（b）はN＝20時の周波数特

性を有する2番目の入射波の遅延時間推定値t2，および，ピーク値Pmu、i。（t2）の計算

結果であるt．横軸の周波数は第一周波数（∫1）である．図中のマーカー○，△，ロはそ

れぞれM＝2，5，10時のi2値を表す．また，各々の場合のピーク値はマーカー＋，x，◇

で示している．同図の点線，および，実線は2っの入射波が無相関である場合の計

算値である．このような状況は周波数領域データでは起こり得ないが，M＝1で分離

可能（SSPは不必要）であり，参考のためプロットしてある．周波数特性を持たない信

号（Sl）に関するピークの高さ，遅延時間推定値は示していないが，遅延時間の誤

差の最大値が数psec程度であり，ほとんどの場合無視できる値であった．図5．12（a），

（b）ではM＝2時のピーク値は実線とほとんど一致する．すなわち，2波の分離が可

能となった場合のピークの高さの最悪値が無相関時のモデルで表すことが可能であ

るといえる．Mの増加に伴いピーク高は高くなるが，波形全体がバイアスされる

ことは先に示した通りである．図5」2（a）に示した遅延時間推定値を見ると，1GHz，

M＝2では大きなバイアスを有しているがMの増加に伴いバイアスが減少し，ほぼ

点線で示された無相関時のモデルのバイアス値に漸近していくことが分かる．こ

れらの結果はd＝Mとした場合の結果である．図5．10ではMによる変化が見られな

いことから，d　＝2としたときの結果は，本グラフに示されたM＝2の場合の結果と

一致すると考えられる．他の周波数では，これほど顕著なバイアス改善が見られな

いが，数値的には同様の傾向が認められた．図5．12（b）においても同様の結果を読み

とることができる・ただし・周波数特性の大きな1GHz時の遅延時間推定値は，無

相即時のモデル以上の改善が認められる．

　図5・13（a），（b）はN＝40として数値計算を行った結果である．図5．13（a）と図5．12（b）で

のサブアレーの周波数帯域幅および使用された全周波数帯域幅はほぼ等しく，無相

関モデルの結果は一致している・相関を有する実際のモデルの計算結果では，1GHz

時のバイアス改善傾向に若干の違いが存在するが，同様の傾向を示していること

が分かる．

tこれちの結果はSlts2には依存しない．
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　以上の結果から，このように厳密にはSSPを適用できない周波数特性を有する信

号が存在する場合であっても，サブアレー数（M）を増加させ信号相関抑圧を行うこ

とにより，遅延時間推定誤差の軽減が可能であり，無相関時と同程度の特性が実現

される・また，本結果は周波数特性を考慮しないモードベクトルを用いた遅延時間

推定特性であるが，同じ周波数帯域幅を用いる場合では，サブアレーの周波数帯域

幅が広いものほど遅延時間推定誤差が小さく抑えられることが分かる．これらは

理想的な場合の計算結果であり，有限のスナップショット，低SNR時には，遅延時間

推定誤差はより大きくなることに注意されたい．

5．5信号パラメータ推定アルゴリズム

　前節までの数値計算により入射信号が周波数特性を有している場合であっても，

その周波数特性が緩やかである場合には，従来の時間領域掃引関数により入射信

号の遅延時間（ti，　i＝1～d），すなわち式（5．7c）におけるAiが推定可能であることが

明かとなった．次に各散乱波の周波数特性Si（ノ）←ωi（f）Si）を明らかにすることによ

り，式（5．5）で示されるモデルを特定したこととなる．もし，周波数依存性に関する

事前情報，例えばWi；i＝1～dが既知であるならば，式（5。6）より直ちに，

　　　　　　　　　　　　　・＝（AHA）一1AH　・　E［rl　　　　　　（5．51）

より，各散乱波のウエイトベクトルに乗ぜられる係数（Si）が判明する．このときk

番目の散乱波は，ベクトル8のk番目の要素Sk，既知のウエイトωkよりk番目の信

号はωkSk（ニ8kとする）と表される．しかしながら，一般にウエイトベクトルは未知

であるため，8kを直接推定する手法が必要となる．

　いま，た番目の信号を推定する場合を考える．簡単化のため既知である遅延時間

（tk）を用いて，目的とする信号の遅延時間がtk＝Onsecとなるよう参照面の変更を

行う．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　ど　　　　　　ヨ
　　　　　　　　　　i＝　AぞE［r］　＝　AkH　Z）　Aisi　＝　E　Ai8i　　　　（5．52）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　i＝1　　　　　i＝1

ここでAi＝ムぞAである．上記データの時間領域における遅延時間の分布を考え

るとt＝Onsecに推定対象である信号8kが，　t＝　ti　一　tk（＝オ1とする，i≠k）に他の信号
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が存在している．よって，遅延時間が既知であることから，Skを変化させることな

く取り出し，他の入射波を除去するような時間領域通過特性を有するノッチフィル

タを実現すればよいことが予想される．

　射影定理よりSkのみを抽出する射影行列Pkは次式で与えられることが分かる．

　　　　　　　　Pk＝［1－Ck（CkHCk）一iCg］　（5．53a）

　　　　　　　　Ck　＝　［Al　wl，…，　Ak－lwk－1，　Ak＋1　wk＋1，…，　Ad　wd］　（s．s3b）

ここで1は単位行列である．上式のWiは未知であるが，　Wi＝［1，1，…，ユ】Tと仮定し

た場合（周波数に対して一定）であっても，式（5．53a）は‘1（i≠k）に深いヌルを形成す

るフィルタ行列となり，各入射信号が十分に局所的に存在（入射信号のエネルギーの

大部分がtl’に集中）しているならば，それらの入射波の影響をほとんど除去するこ

とが可能となる．よって，近似的に次式が成立する．

　　　　　　　　　　　　　　　Pkf＝Pksk　（5．54）

式（5．53a）のPkは明らかに特異行列である（ランクN－1）．したがって8kの導出には

他の独立な拘束条件が必要となる．

　ここでは，各入射波の周波数特性は滑らかな単調関数で表現されると仮定する．

この仮定の下ではSkの周波数に対する高次の微分はゼロベクトル。となると考え

ることが可能である【13］．よって，8kに対して以下のような拘束条件が付加される．

　　　　　　　　　　　　　　　　Dsk　＝＝o　（5．55）

’ここで行列Dは微分オペレーターであり，二階微分の場合，以下の形式となる（以

降，すべてのDは次式とする）．

したがって，式（5．55），（5．56）より，Skに関する次の方程式が得られる．

燃
ゆ

8i　＝
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（5．56）

（5．57）

ここでんの任意の定数である．無雑音，かっ，遅延時間の推定値，Pkが正確である

場合には，解はκに依存しない．しかし，大きな誤差を含む場合，κを大きな値に

設定することにより，全体の方程式における滑らかさに関する拘束条件のウェイト

を大きくすることができ，より滑らかな安定した結果を得ることができる↑．上式

より，8kは次式で与えられることが導かれる．

　　　　　　　　　　　　　　sk＝Qk－iPki　（5．58a）

　　　　　　　　　　　　　　Qk＝Pk＋IKI2DHD　（s．ssb）

ここで（？FIPkは先に述べたノッチフィルタを実現する行列である．

　図5．14は，本手法を用いて101．6mmφの導体球の後方散乱界の理論値に対して本手

法を適用し，個々の散乱波（幾何光学波，クリーピング波）の散乱断面積の推定を行っ

た結果の一例である．この周波数データに関しては次章で詳しく論ずるが，2っの

主要な入射波が存在し，一つは周波数特性を持たない信号（幾何光学波），もう一つ

は指数関数的に減衰する周波数特性を有する信号（クリーピング波）で表されるとい

うものであり，第5．4．1節で検討したデータモデルに相当する周波数データである．

2－10GHzにおける各散乱波（点線）は：FFTによる時間応答結果にゲーティング処理を

施して求めたものである．定式化では近似（式（5．53b），（5．55）は周波数特性が未知で

ある限り厳密には成立しない）を行っているが，同図より，各散乱波について実線（本

手法）と点線（FFT－GATE法）がよく一致しており，正確な推定が実現されていること

が分かる．

　さて，このフィルタ行列の特性を明らかにするために，次のような関数9i（t）およ

びg（のを定義する．

　　　　　　　　　　　　　g（t）　＝　ji’i．lllil．，igi（t）i　（s．sgb）

　t実際のデータに対する適用時にはこの値の設定も問題の一つになるが本稿では以下全てrc　＝1
として取り扱う．
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図5．ユ5にtl＝一1．Onsec，　t2＝0．Onsecに信号が存在する2波モデルにおいてt2に存在する入

射波82の推定を行う場合のいくつかの9i（t），i＝1，5，9，13，17の大きさを示した．同図

から分かるようにt＝tlにおいて深いヌルが形成されており，この遅延時間を有する

入射波は除去される．この入射波の遅延時間の推定値にわずかな誤差が存在してい

る場合，あるいは若干分布している散乱波であっても，このヌルにより十分にその

影響が軽減される場合には，本手法は正しく動作することが予想される．データの

周波数帯域幅が広くなるほど，急峻なヌルが作られる．あまりにも急峻なヌルによ

る不要波の除去特性は，遅延時間推定誤差に対して敏感なものとなる．この点から

も本手法は：F：FT－GATE法とは逆に，周波数帯域幅が狭い場合に対して非常に有効と

なる手法であるといえる．t＝＝t2においては，いずれの9i（t2）も振幅1（位相0。）であり，：

82はt2近傍に広く分布していない限り精度の良い推定が可能となることが分かる，

　：Ksienskiも同様にマトリクス法による信号成分分離法を提案している［ユ3】．その手

法においても時間領域においてノッチフィルタの性質を有していることが報告され

ている［14］が，本稿での定式化は，アルゴリズムの定式化の時点からノッチフィルタ

（
∈
の
田
U
）
の
Q
〔

一ri．o

一20

一30

一40

　　Total　field　”””””　FFT　results
Lxt”・N・．　一

’●

D

●／・…．．．て　d

　　Creeping　wave　’’’’’’’”・…，．

　一50
　　　2　　　　4　　　　6　　　　8　　　　ゴーO

　　　　　　　　　　　Frequency　（GHz）

図5．14：導体球（10ユ．6mmφ）の後方散乱界における各散乱波の推定結果の一例．

ノッチフィルタリング法による推定時のパラメータはfi＝5GHz，△f＝40MHz，
ハ』26，t1＝一〇．337nsec，　t2＝0．550nsecである．
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の特性に着目し，フィルタの存在を明示している点に特徴がある．ただし，2波モデ

ルに対して定式化されている：Ksienskiの手法では2波の滑らかさを同時に評価し，誤

差を最小化しているのに対し，本手法では，他の信号の滑らかさに関しては同時に

評価しているわけではなく，双方の手法は完全には一致しないことに注意されたい．

　図5．16は，図5．14においてtlの位置を変化させた場合の9i（の；ぜ＝1～Nの平均値

（式（5．59b））の変化の様子である．散乱波の遅延時間が近接している場合であっても，

個々の散乱波の抽出が可能であることが分かる．しかしながら，t1＝一〇．25nsecの場合

の波形では増幅作用（9（t）＞OdB）を示す領域が存在する．したがって，近接した散

乱波の除去の際には主要な散乱成分すべてに対し，ヌルを向けるよう拘束するこ

とが必要となる．すべての局所的な散乱波の散乱中心に対してヌルを向けていな

い場合には，大きな誤差を生ずる可能性がある．

　このように，本手法はヌルスティアリングの概念を用いて特定の散乱波を取り出

し，他の散乱成分を除去しているため，ゲーティング機能に基づくタイムドメイン

機能のように周波数帯域幅による制限を受けない信号パラメータの推定が可能と

なる．数値計算結果から明らかなように，仮定が成立している限り，各入射信号の

周波数特性に関しても良好な推定値が得られる．拘束条件下での出力電力最小化

法（CMP法）を用いたアダプティプアレーアンテナ【15］の概念を拡張，応用した手法

と解釈することも可能である．

5．6むすび

　MUSICアルゴリズムは，周波数依存性を持たない入射波から構成される周波数

データに対して高分解能性を示す手法であり，そのようなデータに対する適用が好

ましい．しかしながら，現実には事前に各入射信号の周波数特性を類推できる場合

ばかりではなく・MUSICアルゴリズム適用結果から，仮定を満足しているデ＿タで

あったかを判断しなければならないことが多い．

　本章では・周波数特性を有する入射信号が存在している場合の諸特性（固有値分

布・時間領域掃引波形）を明らかにした．ここで考察したモデルは最も簡単なもので

あるが・より一般的な場合に関しても同様の性質が現れることは容易に類推されよ

158

う．結果的に，仮定を満足しない周波数特性を有する入射波を含むデータであって

も入射波の周波数特性が滑らかで単調に変化するものであれば，MUSICアルゴリズ

ムは実用上，十分な精度を有する推定法であることが明らかとなった．このことは

MUSICアルゴリズムの応用範囲を広げる上での重要な結果であるといえる．また，

周波数特性をも含めた信号パラメータ推定法の導出を行った．数値計算結果から明

らかなように，この手法とMUSICアルゴリズムを併用することにより，　FFT－GATE

法と同様の処理が実現可能である．
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6．1まえがき

　高周波帯での電磁波散乱現象では，幾何光学的回折理論（GTD）等［1］［2】での研究に

より明らかにされているように，波の伝搬の様子を粒子（光線）的に解釈することが

可能となる．すなわち，全散乱界をいくつかの散乱中心から発せられた散乱波の和

として記述することが有効となる．それら個々の局所的な散乱波は，散乱体の局所

的形状に応じて特徴的な周波数依存性を有することが知られている．したがって，

散乱中心，および，その散乱波の周波数特性を得ることは，散乱体の形状推定にお

ける重要な手がかりとなる．

　電磁波散乱現象は，・一．“般に散乱波が微弱であるために精度の良い測定を行うこと

が困難である．Bennett等は時間領域における測定系を構築し，散乱体の形状と，そ

のパルス応答に関する詳細な研究を行っている［3］．また，：Kennaugh等は，散乱体の

インパルス応答に関する理論研究を行っている［4j，［5］．これらは，パルスレーダでの

受信波形解析に対して有用である．この測定システムは，送信アンテナから出力さ

れたベースバンドパルスを散乱体に照射するものである．このパルスは，散乱体の

個々の散乱点において散乱され，その散乱波が受信アンテナにより検出される．こ

れらの散乱波は・一般に異なる伝搬経路長を有するため，受信アンテナの出力波形

（電圧）は・その経路長に対する遅延時刻にピークを有する波形となる．その波形か

ら個々の散乱波の寄与が推定でき，散乱体の形状推定に有用な情報となる．この測

定系において高い（時間領域レスポンス）分解能を得るためには，鋭いパルスを出力

する必要があり・また・受信アンテナの出力に対する高速なサンプリングを実現す
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るサンプリングスコープも必須である．また，散乱パルスを直接測定するという性

質上，システム系の誤差の補正を行うことが困難であり，したがって，広いダイナ

ミックレンジを有する測定系の実現は容易でない．

　一方，Walton【6］，　Dominek【7］等は周波数領域における測定系を構成し，その実験結

果を報告している．このような周波数領域での測定系においても，周波数掃引デー

タを逆フーリエ変換（1：F：FT）することにより，先の実験系に相当する時間応答波形を

得ることができる．この測定系の特徴として，測定系の構築が比較的容易であるこ

と，また，周波数領域での測定系であるために比較的安定した測定が可能である

ことが挙げられる［8】．さらにシステマティック誤差の校正が容易であるという利点

を有する．よって，広いダイナミックレンジの実現が可能となる．現在では，測定機

器，特にネットワークアナライザの進歩により，周波数領域での測定系を比較的容

易に実現することが可能となった．この測定系においても，タイムドメイン機能の

実装により容易に散乱中心の検出が可能となっている．さらに，時間領域でのフィ

ルタリング（ゲーティング）機能を用いることにより，個々の散乱波の周波数特性を分

離検出することもできる．

　しかしながら，フーリエ変換に基づく，このタイムドメイン機能の時間領域での

レスポンス分解能は，本質的に掃引周波数帯域幅により制限される．これは，前

述のシステムでの分解能が送信パルス幅により制限されたことに対応する．また，

ゲー．ティング機能を正しく適用するためには，散乱中心が検出されているばかりで

はなく，個々の散乱波の時間応答が明瞭に分離されていることが必要となる．した

がって，高いレスポンス分解能を有する測定系を構築するためには，広帯域なアン

テナが必要となるのみならず，方向性結合器等の周辺機器に関しても広帯域性が要

求される．また，散乱波が，時間領域において広範囲に分布している場合では，ネッ

トワークアナライザによる測定系での測定が困難となる場合が考えられる．なぜ

なら，解析領域内でのエリアジングを避けることから，サンプリング周波数の最大

値が決定されるため，測定点数の制限（HP8510Bでは801）から実現可能な最大周波

数帯域幅も制限される．

　電磁波回路，アンテナ測定の実験データに対する適用結果から明らかにされてい

るように，MUSICアルゴリズムは周波数帯域幅の制限を越えた分解能を実現する手
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法であり，本章では，その散乱測定に対する有効性を検討する．散乱問題に対する

スーパー・レゾリューション法の適用例は，例えば文献［9］，【10］，【11］などで報告されて

いる．それらではProny法（［9】，【10D，最大エントロピー法（【11Dを用いている．これ

らの手法は，MUSICアルゴリズム等の信号／雑音部分空間の概念を導入した固有値

解析に基づくスーパーレゾリューション法に比べ，SNRにより特性が大きく左右さ

れるなどの問題点を有し，さらに，一般に散乱中心の個数に関する事前情報が必要

となる．個々の散乱波の中には周波数特性を有するものも存在する．Hllrst，　Mittlaに

よるProny法の適用例では，エッジ回折波のみ含まれる散乱体（角柱）の周波数デー

タに対して，事前にその周波数特性を補正することで周波数特性の問題を解決し

ている【9】．このようなPre－filtering的な手法は，個々の散乱波の周波数特性が同一で

ある場合の適用に限定される．

　本章では，電磁波散乱測定，その中でも特に幾何光学波，クリーピング波が生ず

る導体球，および，エッジ回折波が生ずる導体矩形板の後方散乱測定を行い，その

データに対するMUSICアルゴリズムの適用結果を示す．これらは周波数特性を有す

る散乱波を含むデータであり，第5章での検討結果，すなわち，比較的緩やかな周

波数依存性を有する信号が存在している場合であってもMUSICアルゴリズムが有効

であることを実証するものである．また，同時に，時間領域ノッチフィルタリングに

よる信号パラメータ（散乱測定では回折係数に相当）の周波数特性推定結果も報告し

ている．

6．2ネットワークアナライザによる散乱測定

　図6・1に本章での実験で用いられた測定システム系を示す．測定はすべて電波無

響室内で行われている・送受信アンテナはともに周波数1～18GHzで動作可能な直

線偏波の広帯域ホーンアンテナ（D・ubl・・idg・d　guid・h・m　ant・Rna，　EMCO　m・d，13115）

を用いている・同図から分かるように，本システムは送受信アンテナを分離した

Quasi－Monostatic　RCS測定システムであり，一般に，送受信アンテナを共用し，方向

性結合器を用いて送信／受信信号を分離するMonostatic　RCS測定系に比べ，高いダ

イナミックレンジを得ることができる．
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図6．ユ：quasi－Monostatic　RCS測定システム系
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　電磁波散乱測定では，測定システムの周波数特性（送受信アンテナの周波数特性も

含む），送受信アンテナの相互結合の影響，目的とする散乱体以外の散乱波（ここで

は主に電波無響室の壁面，散乱体を支持するペデスタルからの散乱），アンテナ・散

乱体間の多重反射波などを取り除く必要がある【6］，［12】．これらをそれぞれH。ys（ノ），

r。。upl（／），　rr。。m（の，　rmulti（f）とする．測定される周波数データをrta’g（の，散乱体からの

散乱波をrt。，g（ノ）とすると，rta’g（ノ）は以下のように表される．

　　　　　　・㎞・（∫）一馴（・・ar・（∫）＋rc一，’（ノ）＋rr・・m伽一（ノ））　（6・1）

散乱体を取り除き測定を行うと，以下のデータrempt（ノ）が得られる．

　　　　　　　　　　reMPt（f）　＝　H，，，（f）　（r．．．，i（f）＋　r，　．m（f））　（6・2）

式（6．ユ）と式（6．2）の差を取ることにより，アンテナ間の相互結合，電波無響室の壁面

等の散乱成分が軽減される．すなわち，

　　　　　　　r‘a’g（f）　一　reMP‘（f）　＝　H，，，（f）　（rt．，，（f）　＋　r．．lti（f）　＋　r’（f））　（6・3）

が得られる．上式のrl（f）は引き算により補正できない誤差成分である．これは，散

乱体での散乱波が，無響室壁面・ペデスタルで反射される成分，あるいは，散乱体

によるシャドウイング（Shadowing：散乱体による生じる後部壁面の陰）［12】などによ

り式（6・1），（6・2）でのrr・・m（f）と必ずしも一致していないことによる項である．また，

アンテナ間の相互結合量が多い場合には，その影響も残存する．

　残存する誤差の除去にはネットワークアナライザのタイムドメイン機能が有効で

ある・アンテナの相互結合・散乱体，シャドウイングなどの影響は明らかに異なっ

た伝搬遅延を持つため・ある程度の測定周波数帯域幅が確保される場合には，時間

領域おいて分離可能である・ここで，ゲーティング機能を用いて散乱体のみの応答

を取り出し，再びフーリエ変換する事により散乱体の応答，

　　　　　　　　　　　　　ita’g（f）＝H，，，（f）rt．，，（f）　（6’4）

が得られる・システムの周波数特性を補正するためには既知の散乱体の測定デ＿タ

が必要となる・一般に・散乱特性が解析的に明らかにされている導体球などが校正
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用の散乱体として用いられる．散乱体を校正用のものに変え，上記同様に引き算法，

ゲーティングを用いた処理を施すことにより，次の周波数データf’ef（ノ）が得られる．

　　　　　　　　　　　　　r”ef（f）＝H、，、（ノ）rr¢f（f）　　　　　　（6．5）

ア，ef（f）は既知であるので，式（6・4），（6・5）より，最終的に次式により校正された目的と

する散乱体の周波数特性r（f）が得られる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ita’g（ノ）
　　　　　　　　　　　　　　r（f）　＝　rref（f）　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6．6）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　iref（f）

これらの操作により校正された周波数データでは，時間領域での参照面が校正用

の散乱体の基準点となり，また，散乱電力レベルも規格化（単位：dBsm）される．

　これらの校正操作を行った結果を図6．2～図6．4に示した．ここでは，目的とする散

乱体として85mmφの導体球を，校正用の散乱体として101．6mmφの導体球を用いた．

式（6．1），（6．3）に対応するデータをそれぞれ“Raw　data”，“Subtracted　data”として図62

に示した．引き算法により電力レベルが大きく下がることから‘‘Raw　data”には，非

常に大きな不要波が存在しているといえる．図6．3には，さらにゲーティングにより，

球による散乱成分のみを取り出した波形（“Time　gated　spectrum”）である．この波形と

引き算法のみのデータを比較して分かるように，残存する誤差の除去の結果，波形

が滑らかになっている．さらに校正球に対しても測定を行い，式（6．6）に基づく校正

を施した結果が，同図の“Cahblated　spectlum”である．球の断面積から推定される散

乱断面積はおよそ一22．46dBsmであり，それとほぼ一致した球特有の変化を示す波形

が得られている（詳細は次節）．

　引き算法の効果を時間領域で表示させたものが図6．4である．20nsec付近の応答は

送信／受信アンテナの相互結合，40nsec付近に複数存在する応答は電波無響室の壁面

等の散乱である↑．引き算法を施したデータ（“Subtracted　data”）では，不要波が取り

除かれ，主たる応答が42nsec付近の散乱体の応答となっていることが分かる．参考

のためMonostatic　RCs測定系と本測定系（Quasi　Monostatic　RCS）1こよる引き算法によ

る補正を施した後の時間領域波形を図6．5に示した．Monostatic　Rcs測定系では，送

　†ここで用いた電波無響室は，本来，アンテナ測定用のものであるためアンテナポジショナーが存
在し，それを電波吸収体で覆い隠している．そのためこの部分に若干大きな散乱が存在している．
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信受信アンテナを1っで共用し，方向性結合器（HP11692D）により送受分離を行い，

他の構成は図6．1と同じとしている．同図からもquasi－Mo皿ostatic　RCS系がMonostatic

RCS系より高いSNR（ダイナミックレンジ）を実現していることが分かる・この相違

は主に方向性結合器の性能（directivity，　coupling　factor）と送信／受信アンテナの相互結

合量の差による．

6．3導体球の後方散乱

6．3．1　実験モデルとその厳密解　　　　　　　　　　　　　　　・

　平面波による導体球の散乱は，解析的に厳密解の求めることの可能な古典的な

散乱問題の一つである．また，その対称性に優れた構造のため散乱測定（散乱断面

積測定，Radar　Closs　Section，　RCS）時の校正用散乱体として一般的に用いられている．

いま，図6．6のように，z方向伝搬，　x軸偏波の平面波が照射されているものとする．

すなわち，入射平面波は，

　　　　　　　　　　　　ES＝Eoe－」kz＝Eoe一’」kr　cose　（6．7a）

　　　　　　　　　　　　∬爵・一意・一畑θ　　　（6・7b）

で与えられる．ここでηは空間インピーダンス，kは波数である．

　このとき，遠方散乱界は次のように導出される［13】．

　　　　　　E5一要ビゴ齢…φ野

　　　　　　　　　　　　　　n＝1
　　　　　　E8＝要・一ゴkr・inφか

　　　　　　　　　　　　　　n＝1

ここで，bn，　Cnは次式で与えられる．

b．sinp．i’（cose）一。．Zllli：li；一e］！（iCOZe）

転鵜θ）一　Cn・in恥θ）

b．＝一W’（2n±．1）．

　　　n（n＋　1）

　　2・　一n（2n　＋　1）

Cn　＝一

菰伽）

R£2）t（ka）

jn（ka）

（6．8a）

（6．8b）

　　　　　　　　　　　　　　　n（n＋1）

第6．3．2節で問題とする後方散乱界は，

鵡2）（ka）

　
2
　
1

　
π
界

　
＝
一
θ
＝
　
φ
5
φ

＝
　
π
π

　
＝
＝
θ
φ

5
ρ
V

＝5
3

071

（6．9a）

（6．9b）

（6．10）

と表される．また，このときの散乱断面積Aeは，定義，

　　　　　　　　　　　　　Ae一議（　　　21E茎　124Tr　　　　iEo12）

より，以下のように表される．

　　　　　　　　　　　　　2ん一姜島歩器話節濃）

（6．11）

（6．12）

以上は，解析的に得られる厳密解である．式（6．8a），（6．8b）および式（6．10）から計算さ

れる周波数データを逆フーーリエ変換することにより時間領域での応答が得られる．

　入射平面波の波長が球の直径に比べ小さな周波数領域データを用いた時間応答に

より，：Kennaugh等［4】［51によるインパルス応答同様，いくつかのピークが明瞭に分離

観測することができる．すなわち，幾何光学的解釈が可能となる．球では図6．7に模式

的に示したような，表面で反射する成分，および，表面上を這うように伝搬し散乱す

る成分に身けられる．前者は周波数依存性を持たない幾何光学波（Geomerical　Optics

wave），後者は周波数の増加に伴い指数関数的に減衰するクリーピング波（Creeping

wave）と呼ばれる．後者の波に関しては球の表面上を複数回，回転し伝搬する成分

も存在するが，表面での伝搬経路長に比例し減衰が大きくなるため，このような高

次のクリーピング波は実験で観測することは難しい．以下では，幾何光学波と一波

x
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e

ク＼

●
　
　
・
　
1

　　　　　　　　（jiS｝

　　　　　　　　　　罵

　　　　璃

図6．6：平面波による導体球の散乱．
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目のクリーピング波の検出のみを考える．すなわち，データモデルは近似的に次式

で表される．

　　　　　　　　　　　r（f）＝・、e一・’2”fti＋s2e一αf・一ゴ2が‘2　　　　　（6・13）

　厳密解の近似からも幾何光学波，クリーピング波は分離可能であり，古くから種々

の研究がなされている［14】．光線経路長から予想される遅延時間は，電波の伝搬速

度をVcとして，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2α　　　　　　　　　　　　　Specular　1：eturn＝＝tl＝一一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6．14a）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ve
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　アゆ　　　　　　　　　　　　　Cleeping　wave＝t2＝：＿　　　　　　　　　　　　　　　　　（6．14b）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　VC

となる．ここでは，球の中心を時刻の基準としている．幾何光学波の遅延時間は上

記の光線経路長と厳密値は一一・致する．しかしながら，クリーピング波の遅延時間は

光線経路長より長くなる．これは，クリーピング波が導体上を回折を繰り返し伝搬

するためである．

　このモデルは，第5．4．1節で検討した2波モデルと同形である．同節では，遅延時

間差，減衰係数を，それぞれ独立なパラメータとした検討を行ったが，導体球の後

方散乱に限定した場合，それらは独立ではない．その様子を示したものが図6．8であ

る・ここでの減衰係数の算出にはT．B．A．SeniOIにより導かれたクリーピング波の近

似式［14】を用いた．同図における減衰係数の計算はka＝1～20の区間において行っ

た．式（6．13）はあくまでも近似式であり，この全領域において単一の減衰係数を用い

ることができるか，という点も今回の計算により明らかにされている．同図の実線

が全区間（kα　＝1～20）における平均値（“mean　value”）であり，点線で示された2本の

曲線はそれぞれ・比較的低い周波数領域（ka　＝1～2）における平均値（・・10wer　region”），

高周波帯域（kα　＝　19～20）における平均値（“higher　region”）である．この結果から，必

ずしも全領域において単一の減衰係数を用いることはできないことが分かる．し

かしながら，周波数帯域幅が十分に狭ければ，この点は問題とはならない．また，

減衰係数が大きくなると一次元の掃引関数を用いることは困難となるが，この結

果から半径1mの球における減衰係数でさえ10－81Hz以下のオーダーとなっているこ

とが分かる・さらに・このように大きな減衰係数を有する球においては，幾何光学
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波，クリーピング波の遅延時間差が大きくなるため，より狭い周波数帯域幅での

MUSICアルゴリズムの適用が可能となる．したがって，減衰係数の大きさは問題と

はならないことは明らかである．

6．3．2　シミnレーションによる検討

　本節では，式（6．8a），式（6．ユ0）から計算される半径5cmの導体球の後方散乱厳密解に

数値的にガウス雑音を付加したスナップショットデータを作成し，それらに対する

MUSICアルゴリズムの適用を通して，散乱データに対する本手法の有効性，適用

時の注意点などを明らかにする．ここでの散乱データは，dBsm値に規格化されて

おり，また，時間領域での時刻の基準は球の中心としている．また，以下で用いる

SNRは次式で定義されるものとする．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ta2
　　　　　　　　　　　　　SNR＝1010gio‘i’　Zr”2　（dB）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　U

ここで，σ2は付加したガウス雑音の電力である．

　図6．9（a）～（c）は，厳密解にSNRがそれぞれユ0，30，50dBとなる雑音を付加した50ス

ナップショットのデータに対してMUSICアルゴリズムを適用した散乱中心推定結果

の一例である．ここではいずれも，第一周波数は5GHz（f1＝5GHz），サンプリング周

波数は40MHz（△f＝40MHz），サブアレー内の素子数を20（N＝20）として解析を行って

いる．相関抑圧手法としてはSSP法を用いており，サブアレーの個数（M）は図中に

示されている．第5．3．3節で明らかにしたように，周波数に対して指数関数的に減衰

する入射波を含んだ場合であってもSSP法は正しく動作する．すなわち，雑音電力

より大きな固有値の個数は，入射信号数に一致する．本シミュレーションにおいて

も最もSNRの高い図6．9（c）においても3番目以降に際立った固有値は認められず，し

たがって，これら全ての解析はd＝2とした時間領域掃引関数Pmu、i。（t）を用いてい

る．ただし，SNRが10dBの場合では2，3番目間の固有値のレベル差がほとんどなく

（約2．3dB）信号数の正確な識別は困難であった．時間領域掃引波形においてもクリー

ピング波の存在が検出されていない．SNRが30dBである図6．9（b）のM＝10時の解

析ではこの固有値のレベル差が約19dBとなる．クリーピング波の存在も明瞭に確
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経路差，および，クリーピング波の減衰係数の導体球半径に関する関係．
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認され，推定された幾何光学波，クリーピング波の遅延時間は，それぞれ，

Fig．6．9（b）M＝10：　幾何光学波t1＝・一〇．331nsec，　タリー●ビング波t2＝0．547nsec

であった．SNRが50dB時（図6．9（c））では，M＝2以降の時間領域波形がほとんど一致

している．すなわち，M＝2で十分な相関抑圧が実現されていることが分かる．推

定された散乱中心は，

：Fig．6．9（c）M＝10：　幾何光学波tlニー0．331nsec，　クリーピング波t2　＝＝　O．540nsec

であり，これらはSNRが無限大（雑音なし）の場合における解析結果と一致している．

　ここでは，低SNRの50スナップショットデータに対する適用を考えた．上記のパラ

メータ設定は約1GHzの帯域幅を使用した場合である．このようにSNRがかなり低

い場合は。．8nsecほど離れた散乱中心の分離検出に1GHzほどの帯域幅を必要とする．

しかしながら，1：FFT法を用いた場合ではより広い帯域幅を必要とすることは明ら

かである（IFFT法の分解能は近似的に帯域幅の逆数で与えられる）．このことから，

低SNR，少スナッフ．ショット時においてもMUSICアルゴリズムは有効な手法である

ことが分かる．

　さて，実際の散乱データの収得を考えると，校正操作（6．2節参照）を行う仮定で

ゲーティング処理を施す等のことから，現実には数十～百ものスナップショットを得る

ことは困難であり，MUSICアルゴリズムを用いた場合であっても1スナップショット

のみで推定を行えることが望ましい．ゲーティングを併用し，少ないスナップショッ

トでの適用の試みは第4章で検討した．ゲーティング処理はSNRの改善をもたらし，

この場合，ゲートを用いない場合に比べ著しく少ないスナップショット数で同程度

の分解能を実現することができる．散乱データに対する場合も本質的には同様で

ある．SNRが30dBのデータから1っのスナップショットデータを取り出し，ゲーテイ

ングを施した様子を図6．10に示す．ゲートの中心は応答の最大点，ゲート幅は球の

主要応答を含むよう5nsecとした．同図より，ゲート外に存在する不規則な雑音の応

答が抑圧されている様子が分かる．

　各々のSN：Rデータから1っのスナップショットデータを取り出し，同様のゲーティ

ング処理を施しMUSICアルゴリズムを適用した．それらの推定結果を図6．11（a）～（c）
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に示した．MUSIC適用時の解析パラメータはスナップショット数を1とした他は全て

同じである．SNR10dB時（図6．11（a））の推定結果では2，3番目間の固有値のレベル差が

約9．5dB（M＝10）まで改善されたが，時間領域掃引波形には大きな変化は認められ

ない．30dB時（図6．11（b））では，少ないM値でのクリーピング波に対応するピークが

より急峻になっていることが分かる．このときの遅延時間推定値は，

：Fig。6．11（b）M＝10：幾何光学波t1＝一〇．326nsec，　クリーピング波t2＝0・530nsec

であった．SNR50dB時（図6．11（c））では，際立った際立った改善がみられないが，これ

はゲート適用以前に完全に分離されていたためである．ただし，散乱中心推定値

は，若干バイアスが増加しており，

：Fig．6．11（b）M＝10：幾何光学波tl＝一〇．331nsec，　クリーピング波t2＝0．537nsec

となった．1スナップショットのため雑音と信号も相関を有し，また，ゲートにより

雑音の時間領域での分布が制限されたことによるバイアスの増加である．

　このシミュレーションから分かるように，ゲーティング処理を施す散乱データでは

SNRの改善が図られているため，少ないスナップショット，極端な場合，1スナップ

ショットであっても比較的良好な分解能特性を実現することが分かる．

　ところが，図6．9と図6．Uの散乱中心推定結果の比較から分かるように散乱中心推

定値のバイアスは増加している．こμはd＝2という入射信号数の設定に問題があ

るためである．1スナップショットデータに対するでのMUSICの適用では，最小固有

値の大きさは0となる．なぜなら，雑音の時刻に対する統計的な側面は推定できず，

雑音も解析対象としている散乱波同様，確定信号として取り扱われる．雑音はゲー

ト内に無数に（分布して）存在するため・厳密には信号数は無限大である．しかしな

がら，散乱成分に比べ小さい場合には，信号数を適切に設定することで，時間領域

推定での雑音成分の影響を最小限に抑えることができる．すなわち，遅延時間推定

誤差を減少させることができる．SSP法はM個のサブアレーで，最大M個の信号を

分離することができる・すなわち，M＋1～Nまでが大きさ0の非信号成分の固有

値であり・それらに対応する固有ベクトルが信号空間と直交する．
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果（シミュレーション）．f1＝5GHz，　N＝20，ムノ＝40MHz，　d＝2，50スナップショッ

ト．（a）SNR　10dB，（b）SNR　30dB，（c）SNR　50dB．
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6．5GHz，　Gate　center　：　Peak　of　the　response，　Gate　span　：　5．0　nsec．

　そこで，d＝M（ただしM＝1のみd＝2）として，時間領域掃引を行った結果が図

6．ユ2（a）～（c）である．図6．12（a）では，図6．9（a），図6．11（a）では全く検出不可能であった

クリーピング波のピークをM＝6以上で確認することが可能となっている．M＝10

での推定値は，

：Fig．6」2（a）M＝10：幾何光学波tl＝一〇．326nsec，　クリーピング波t2　＝＝　O．490nsec

である．このようにバイアスが大きく，また，スプリアスピーク（t＝一1．56nsec付近）も

若干認められるが・散乱波の存在を確認されたことの意義は大きい．SNR30dB（6．12（b））

時の推定結果を図6．11（b）と比較すると，Mによる波形の変化が大きくなっているこ

とが分かる・d値を変えて波形が変化する（場合によっては新たなピークが検出され

る）ことは，d＝2以降の固有ベクトル成分も信号空間に関与していることを意味す

る．M＝10での推定値は，

：Fig．6．12（b）M＝10：幾何光学波tl＝一〇．330nsec，　クリーピング波t2＝0．528nsec
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果（ゲートを併用したシミュレーション）．A＝＝5GHz，　N＝20，ムノ＝40MHz，　d＝2，

50スナップショット．（a）SNR　10dB，（b）SNR　30dB，（c）SNR　50dB．
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図6・12：MUSIC－SSP法を用いた導体球（100mmφ）の後方散乱時間応答推定
結果（ゲーートを併用したシミュレーション，信号数を変化）．fi＝5GHz，1V＝20，

ムノ＝40MH・，　d＝M（サブアレー数に一致，ただし，M・1のみ2），50スナップ

ショット・（a）SNR　10dB，（1））SNR　30dB，（c）SNR　50dB．
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であり，先の推定値に比べ，より理想的な場合（雑音なし，tl＝・一〇．331nsec，　t2　＝O．540nsec）

に近い値を実現している．また，SNR50dB時の結果も，

：Fig．6．12（c）M＝10：幾何光学波t1＝一〇．330皿sec，クリーピング波t2　＝　O．536nsec

であり，明らかな改善が認められる．t2の値は（b）より，バイアスが増加しているが，

単一のスナップショットによる推定でのばらつきのためであり，他のM値の時間領域

波形から明らかなように，全体的には明らかにこちらの推定結果が安定している．

　以上のシミュレーションから，低SNR，1スナップショットで，かっゲートを施した

散乱データに対してもMUSICアルゴリズムが有効となることが明らかとなった．実

際には校正データに対してもゲートを施し，ターゲットデータ，校正データ，校正散

乱体の理論値から散乱データが作成されるが，本質的にMUSICアルゴリズムにお

けるゲートの影響はここで示したシミュレーション結果と同様であろう．

　時間領域掃引関数での入射信号数の設定には注意が必要であり，相関抑圧法とし

て用いた手法において分離検出可能な最大信号数を入射信号数として設定するこ

とが望ましい．

6．3．3　実験結果

　実験は図6．1に示したネットワークアナライザ（HP8510B）および周波数コンバータ

（HP8511A）により構成されたquasi－MONOSTATIC　RCS測定系により行った．散乱ター

ゲットは101．6mmφの導体球とし，幾何光学波，クリーーピング波を狭い周波数帯域デー

タのみから分離検出することを目的とした．アンテナ，ターゲット間の距離はおよそ

3．7mである．測定系の校正には85mmφの導体球を用い，その厳密解は式（6．8a），（6．10）

から算出した．ターゲット，校正球の測定データには式（6．6）に基づく引き算法およ

びゲーティングを用いた校正処理［6】を施した．

　図6．13に2－10GHzの周波数での理論値（点線），測定値（実線）を示した．同図におけ

る幾何光学波（Specular　retuln），クリーピング波（Creeping　wave）は，前節で述べたよう

にネットワークアナライザのタイムドメイン，ゲーティング機能により分離された

結果である．帯域の両端における波形の歪みはゲーティング誤差の影響である．ま

た，図6．14にはこの8GHzの周波数帯域幅を用いた1：F：FTによる時間領域波形を示し
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た．これらの結果から本実験系が，比較的良好な測定精度を実現していることが分

かる．図6．15はさらに周波数帯域幅をパラメータとした場合の時間応答波形の変化

の様子である．同図から分かるようににネットワークアナライザのタイムドメイン

機能の分解能は周波数帯域幅に依存し，2GHzの帯域幅以下ではクリーピング波の

存在（散乱中心）を検出することはできない．図6・15に示された8GHzの帯域幅のデー

タでは，各散乱波が明瞭に分離されていることが分かる．これらにより推定された

各散乱波の遅延時間は表6．ユに示した．式（6．14a），（6．14b）に示した光線経路長から予

想される遅延時間は，

Specular　return　＝　一〇．339nesc

Creeping　wave　＝　O．532nesc

となる．幾何光学波の遅延時間推定結果は上記の結果とほぼ一致するが，クリーピ

ング波の遅延時間は光線経路長より長くなっていることが分かる．

　図6．16（a），（b），（c）は第3節に示された相関抑圧処理を施したMUSICアルゴリズム

（MUSIC－SSP）による結果である．ここでは，図6．15において分離検出が不可能であっ

た2GHzの周波数帯域幅の校正データに対する適用結果を示している．データの校

正などは全てこの2GHzの帯域幅データで行っている．また，表6．2には，理論値，測

定値におけるネットワークアナライザのタイムドメイン機能（IFFT）により推定され

た各散乱波の散乱中心（それぞれIFFT－calc．，　IFFT－meas．），および，本手法により推

定された散乱中心の遅延時間を示した．MUSICアルゴリズムの適用では，本来，数

多くのスナップショット（測定データ）から相関行列の推定を行う．これにより統計的

性質の異なる信号と雑音が分離され，SNRに依存しない推定が実現される．しかし

ながら，一般に散乱測定の際に数多くのスナップショットを得ることは困難であり，

ここでは1スナップショットのみから相関行列を得ている．第4．4．1で議論したよう

に・ゲーティング処理を施したデータでは非常に少ないスナップショット時であって

も，本手法は有効である．散乱データの場合，校正過程で既にデータに対するゲー

ティング処理を施しており・それによるSNRの改善が図られている．ただし，1ス

ナップショットでは，信号と雑音を統計的に分離することはできない．

182

鰯磯籔灘雛鑛灘鑛鍵鐵鑑鐡籐灘総灘欝1〕騨署難騨i灘難膠三

蹄弾〔　琴，・噂・．，ぐフ「▼・”

1．　Total　fieid

x．　X
一20k，　．＞k

Measured

03一

04一

（∈

ﾌ
m
U
）
の
O
匡

L

一50
　　2

Creeping　wave

　　　。…　。・。…　　Caユculated

　　　　　　＝k，’，’．．　．　．．As・b〈iii［［〈

　　Specular　return

4　　　　　6　　　　　8

　Frequency　（GHz）

io

図6．13：IFFT法を用いた導体球（101．6mmφ）の後方散乱結果（周波数領域）．

（．

ｼ
州
」
）
　
Φ
℃
コ
ρ
肩
⊂
O
G
コ
∈
　
D
Φ
N
州
H
σ
コ
∈
L
O
Z

i．2

±・Oに

s
：
g
E
l
：
二
1

o．o

－O．2

　　L2

Specular　return Measured

一一一・・一…　Calculated

Creeping　wave

一i 　　　o

Time　（nsec）

i 2

図6．ユ4：1：FFT法を用いた導体球（101．6mmφ）の後方散乱時間応答結果．周波

数帯域幅8GHz　span：2－10GHz．個々の散乱成分はHP8510Bのタイムドメイ

ン機能（タイムバンドパスモード）による推定結果である．
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span：　4．5GHz－6．5GHz，　4GHz　span：　3－7GHz，　8GHz　span：　2－10GHz．

　ここでの分解能はSNRに大きく依存することに注意されたい．スナップショット数

の増加に伴い，SNRに依存しない高分解能性が実現される．図6．17は図6．16（b）での

解析時のサブアレー数Mに対する固有値の変化の様子を図示したものである．（a）

の厳密解での固有値解析では，ネットワークアナライザでのダイナミックレンジを

考慮し，10－10の大きさのガウス雑音を事前に厳密解に付加したものを用いた．同図

より，幾何光学波（周波数依存性なし），クリーピング波（周波数に対し指数関数的に

減衰）の存在する散乱データにおいても，MUSIC－SSPで分離される信号固有値の個

数は，散乱波の個数に一致することが分かる．ただし，ユスナップショットに対する

MUSIC－SSPの適用であるため，第4．4．1節で論じたように（N－M）個の大きさ0の固

有値が現れる・同図における一180dB付近の固有値がそれに対応する（この大きさは

数値計算誤差のオーダーである）．また，一100dB付近に出現する固有値は，付加し

た雑音成分が分離されたものである．このようにスナップショット数が少ない場合

には・ランダムな雑音成分も信号固有値的な振る舞いを示す．図6．17（a），（b）を比較

すると第1，第2固有値の変化の様子は一致するものの，（b）では第3～6番目の固有
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値成分も信号相関抑圧に伴い増加傾向を示している．これは他の散乱信号成分の

存在を示唆するものである．

　さて，図6．16のクリーピング波に対応するピークは，鋭いピークを形成しておら

ず，また明らかにそのピーク高は低い．これは第5．3節での指数関数的な周波数特

性を有している信号が存在した場合のMUSICアルゴリズムの特性と一致する．実

際の測定ではスナップショット数が有限であるため，正確に相関行列を推定するこ

とができない．したがって，幾何光学波に対応するピークも発散しない．しかしな

がら，クリーピング波に対応するピークに比べ明らかに急峻なピークが形成され

ている．図6．16（a）では660MHzの帯域幅，図6．16（b）では1GHz程度の帯域幅で，散乱

中心の検出が可能となっている．この相関行列の推定誤差は，遅延時間推定結果に

影響を及ぼすことは言うまでもない．クリーピング波の伝搬遅延は周波数毎に異

なり，測定周波数帯域幅の違うIFFTでの遅延時間推定結果と一概に比較すること

はできない．しかし，表6．2から分かるように幾何光学波の散乱中心の推定位置に比

べ，クリーピング波の散乱中心の推定位置にはパラメータによりばらつきが見ら

れ，若干のバイアスが生じているように思われる．

　このクリーピング波の減衰係数はほぼ2×10－10（Hz）一’1程度であり，すでに，第5．3節

での数値解析により理想的な状況下ではバイアスは生じないことが明らかにされ

ており，その結果と矛盾するように思われるかも知れないが，これはスナップショッ

トが有限であるための相関行列の推定誤差，測定データの校正誤差等のためであ

る（第5．3節では相関行列が正確，すなわち，SNRあるいはスナップショット数が無限

大である場合の計算結果である）．残存する若干の遅延時間推定バイアスは，最終

的な信号パラメータ（回折係数）推定結果の位相値により，ある程度の補正が可能な

場合がある（第5・4節参照）．参考のため，MUSIC一一MSSP法1こよる推定結果およびその

固有値解析結果も図6．18，6．19に示した．周波数特性が存在し，測定誤差も第3章で

行った電磁波回路測定に比べ多く含まれるため，MUSIC－SSP法に対する著しい優位

性は認められないが，より狭い周波数帯域での分離推定は可能となっている．しか

しながら，第5章での議論したように，遅延時間推定結果のバイアスはMUSIC－SSP

法に比べ大きくなっている．図6．19（a）の固有値は図6．17と同様なデータから計算さ

185

・蕪霧’ 蹄灘灘灘灘懸灘 羅、　　聯灘　。灘　鱒灘雛灘
　　灘糊，灘　　　＿。．＿．tt、



㌔
籍
・
垂
轄
弊
軍
監
黙
暁
礁
塗

襲

㌶鰭

羅．

’t’ ｳ・　’

れたものである．MUSIC－SSPの場合とは異なり，3番目の固有値もMとともに増加

する．これはクリーピング波の周波数特性のためである（第5章参照）・

　このようにパラメータの設定（N，M，△f）により分解能に相違がみられるものの，

本手法によりIGHz程度の帯域幅での分離検出が実現されている・図6・16（b）では

1．75nsec付近においてもピークが検出されているが，これは電波暗室内に存在する

アンテナポジショナーの散乱である（大部分は電波吸収体で覆われているため散乱

は少ないが，校正の際に完全に除去することが出来なかったものと考えられる）．本

手法で推定された散乱翻心（図6．ユ6（b）：M＝7の場合）は表62から分かるように，幾何

光学波，クリーピング波，それぞれ一328psec，577psec（2－10GHzの帯域幅の測定データ

を用いたIFFT法による推定値は，それぞれ一337psec，549psec）であり，1：F：FT法による

推定値とほぼ一致しているといえる†．

　図6．20は上記の散乱中心推定値を用い，第5．4節に示した手法を用いた各々の散乱

波の検出（回折係数推定）結果である．幾何光学波は周波数依存性がなく，また，ク

リーピング波は周波数の増加に伴い減衰していく様子が検出されている．クリーピ

ング波の推定結果は，前節の数値計算結果（図6．13）では，ほぼFFTの推定結果と一・

致しているのに対し，本推定結果では若干の誤差が存在している．幾何光学波の遅

延時間推定値はほぼ正確であり，本手法によるノッチフィルタのヌルにより，その影

響は軽減されているはずである．これは先に述べたアンテナポジショナーの散乱が

t＝1．75nsec付近に分布して存在していること，および散乱体を支えているペデスタ

ルによる影響であると考えられる．前者の誤差は周波数帯域幅が狭い（2GHz　span）

ためゲーティングで補正されておらず，また，後者の誤差は，応答が球の幾何光学

波とクリーピング波の間に出現するため，周波数特性が広い場合であっても取り除

くことは困難な誤差である．本来，精度の要求される散乱測定の際にはこのような

誤差の存在しないような測定系が望まれることは言うまでもない．

　数多くのスナップショットを得ることが可能な場合では，MUSICアルゴリズムの分

解能が向上することが予想される．ノッチフィルタリングに基づぐ信号パラメ＿タ

推定法はMUSICアルゴリズムとは独立な手法であるため，検出された遅延時間以外

　tクリーピング波の遅延時聞は周波数により変化するため，一概に広帯域データによるIFFT結
果との比較はできない．

186

Φ
ヨ
出
5
・
コ
∈
O
o
」 2

M＝10　（840MHz）

　　　　　””一tb．
M＝7　（750MHz）

M＝4　（660MHz）

tvt＝1　（570MHz） M＝2　（600MHz）

一2 　　　o

Time　（nsec）

（a）

i 2

①
℃
⊃
出
⊂
O
σ
コ
∈
O
O
」

　M＝10　（L12GHz）

　　　　　×
M一一一一2　（800LMHz）

tlSttt＝7　（1GHz）

ilV（t＝4　（880rLVIHz）

OF

一2
　L2

M＝1　（760MHz）

8

一1 　　　o

Time　（nsec）

　　（b）

i 2

①
℃
コ
昌
⊂
O
G
コ
E
O
O
」

6jr

2

　
　
　
一

M＝10　（1．4GHz）

　　　xX
M一一’　7　（1．25G　Hz）

　ルf＝4（1．1GHz）

ilt＝1　（950MHz） M＝2　（IGHz）

一i 　　　o

Time　（nsec）

　　（c）

i 2

図6．16：MUSIC－SSP法を用いた導体球（101．6mmφ）の後方散乱時間領域推定

結果．A＝　5GHz，　N　＝20，1snapshot，（）内の数値は推定に用いられた全周波

数帯域幅を表す．（a）△fニ・30MHz，（b）ムノ＝40MHz，（c）△f＝50MHz．
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図6・17：MUSIC－SSP法における導体球（ユOl．6mmφ）解析時の固有値の変化．

fi＝5GHz，　N＝20，△∫＝40MHz，1snapshot．　厳密解には10－10の大きさのガウ

ス雑音を数値的に付加している．（a）厳密解に対する固有値解析結果，（b）

測定値における固有値解析結果．
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図6．18：MUSIC－MSSP法を用いた導体球（101．6mmφ）の後方散乱時間応答推

定結果．fi＝・5GHz，1V＝30，1snapshot，（）内の数値は推定に用いられた全周

波数帯域幅を表す．（a）ムノ＝10MHz，（b）△f＝20MHz，（c）△f＝30MHz．
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図6・19：MUSIC－MSSP法における導体球（101．6mmiP）解析時の固有値の変化．

∫1＝5GH：z，　Nニ30，ムノ＝20MHz，1snapshot。　厳密解には10－10の大きさのガウ

ス雑音を数値的に付加している．（a）厳密解に対する固有値解析結果，（b）

測定値における固有値解析結果．
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表6．1：1FFTによる101．6mmφ導体球の各散乱波の遅延時間．

α瓠CσLA　TED M．EA　SσRED
FREQσ．EIVCY BANDWIDT丑 君1（nsec） オ2（nsec） 君1（nsec） オ2（nsec）

4．5GHz～6．5GHz

R．OGHz～7．OGHz

Q．OGHz～10．OGHz

2GHz　span

SGHz　span

WGHz　span

一〇．325

|0，337

|0，337

一
〇
，
5
6
1
0
，
5
4
9

一〇．312

|0，329

|0，332

一
〇
，
5
5
9
0
，
5
5
0

表62：101．6mmφ導体球における各散乱波の遅延時間，散乱断面積推定結
果．IFFTの散乱断面積は5GHz値，　MUSIC－SSP：1Vニ20，　fi＝・5GHz，ムノ＝40MHz，

MUSIC－MSSP：　IV　＝30，　A＝5GHz，　Af＝　20MHz．

5PECσ五AR　RETσRN CREEPING　W：AVE
TECII．NIQσE

孟1（皿sec）　1511（dBsm） オ2（nsec）　i321（dBsm）

1jFFT－calc．　　　（8GHz　span） 一〇．337　　　　　　－20．87 0．550　　　－36．83

IFFTLmeas。　　（8GHz　span） 一〇．332　　　　　　－20．75 0．550　　　－37．13

MσSIC－SSP　　　　　　（M＝ユ） 一〇274　　　　　－20．35 皿ot　resolved

（M＝2） 一〇．321　　　　　－20．42 0．899　　　－37．07

（M＝4） 一〇．326　　　　　　－20．56 0．671　　　－36．69

（Mニ7） 一〇．328　　　　　　－20．63 0。577　　　－36．77

（M＝10） 一〇．328　　　　　－20．65 0．553　　　－36．89

Mσ51C－M5SP　　　（M＝1） 一〇．288　　　　　　－20．25 0．626　　　一一35．33

（M＝2） 一〇．332　　　　　　－20．51 0．595　　　－36．01

（M＝3） 一〇．331　　　　　－20．63 0．620　　　－36．31

（M＝5） 一一 Z．328　　　　　　－20．55 0．644　　　－3625

（M＝7） 一〇．329　　　　　　－20．65 0．629　　　－36．47
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にいくつかの散乱波を想定した推定が可能である．ポジショナー等の散乱を想定し，

また検出された遅延時間（Specular　return，　Creeping　wave）に対しても若干の修正（検出

された遅延時間推定値の近傍において，推定される信号パラメータの位相の傾きが

最小となる位置に補正）を加えた場合の推定結果を図6．2ユ（a），（b）に示した．図621（a）

のフィルタ特性の描画に関しては第5．4節を参照されたい．このように，特性に影響

を与える入射信号を正確に推定可能な場合，本手法により，広帯域な：FFT－GATE法

と同様な推定結果を得ることが可能となることが分かる．

6．4　導体矩形板の後方散乱測定

6．4．1　実験モデルとその近似解

　図6．22（a）に示すような導体矩形板の散乱特性を考える．図中に示すように，入射

平面波の電界（Ei）が矩形板の（y軸に平行な）稜線に垂直に入射する場合（水平偏波，

H－polarization），平行に入射する場合（垂直偏波，　V－polarization）が，典型的な矩形板散

乱問題である．以下ではMonostatic散乱のみを取り扱う．

一io
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宕
超
g　一30

8
C
l　　－40
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Total　field
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Measured

”・・一・一・一・ @Calcu！ated

Specular　return

／MUSIC－SSP（ユGH・・pan）

4　　　　6　　　　8

　Frequency　（GHz）

図620：導体球（101．6mmφ）の散乱波の分離抽出結果．
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図6．21：導体球（ユ01．6mmφ）の散乱波の分離抽出結果（2）．（a）時間領域ノッチ

フィルタリング特性．NuUs　at－0．330，0．100，0．554，1．782　nsec，　IFFTで使用し

た周波数帯域幅は2～10GHz．（b）不要波除去のための時間領域ヌルを付加

した場合の各散乱波の散乱断面積推定結果．
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図6．22：平面波による無限長ストリップおよび導体矩形板の散乱．（a）導体

矩形板，（b）無限長ストリップ．

S2（f）

S4（f）

（a）

（C）

Si（f）

．S5（f

（b）

（d）

図6．23：導体矩形板の後方散乱一幾何光学的解釈．
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　本モデルの散乱界は，矩形板のエッジ，コーナーからの散乱波として，エッジ回折

波，コーナー回折波が主要な寄与となることが知られている．エッジ回折波は，幾

何光学的近似理論の規範問題の一つである懊の散乱界から，1／〉’アの周波数依存性を

持つ波であることが明らかにされている．一方，コーナー回折波は，1／fの周波数

依存性を有することが知られているが，その一般解は導かれてはいない．したがっ

て，厳密にはGTD等の手法によりコーナーの寄与も含めた散乱界を表すことはで

きない・導体円盤に関しての厳密解は導出可能【15】であるが，矩形板は導かれてお

らず，より厳密な散乱界を導出するためにはモーメント法【16｝などの数値的手法の

助けが必要となる（例えば【17］，［ユ8D．

　文献【19］で報告されているように，矩形板の辺の長さが波長に比べ大きな領域で

は，エッジ回折波のみからなる無限長ストリップによる散乱界を用いた近似界が有

効である．無限長ストリップ（図6．22（b））での散乱界は，よく知られているように垂

直（E’　21），v），水平偏波（E52D，H）に対してそれぞれ，

E・2D，V＝
ﾘ欝｛［i＋gi／i’bne］轡・叫［・一虚］拶・血θ｝

　　　　　＋｛2π（繰綿…θ＋8慧鰐鵜

［（lti！’ilill｝zllil’一＋，i．ee））2・一国・’・θ＋（11器・＋ゴ2一・θ］｝

　　　　1

ES2D，H　＝　一

　　　8T（2ka）3
嬬雛｛ll　一　de／n　］　e’」’2kaSi”e＋　［1　＋　gi／Eirgrn　e］　e＋」’2kaSine｝

一（　　21ヲ‘e猟ρ＋2・）＋ゴ（・14）　21ヲ‘e5k（ρ＋4・）＋ゴ（3・ノ4）

　7r（kp）i／2（2ka）’12　cos　e　2Tv’1；iF（tt－b5i，7i（3iili5／22ka

e－」ゴ2」ヒαsinθ　　　　　　 e十ゴ2ハ；α8inθ

　　　　十1　－sin　e　’　1十sin　e

（6．15a）

（6．15b）

　　　　　　　　　2T（2ka）

と導かれる．無限長ストリップの散乱問題は二次元問題である（上式の添字2Dはそ

の意を表す）．このとき単位長あたりの散乱断面積σ2Dは，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1ES2D12
　　　　　　　　　　　　　a2D　＝　lim　2Tp　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6．ユ6）
　　　　　　　　　　　　　　　　ρ→。。　囲2
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と定義される．

　矩形板の散乱は，ストリップの長さを2bに制限した三次元の散乱問題である．図

6．22（a）に示すような垂直入射の場合，この三次元散乱問題における散乱電界（ES3D），

および，散乱断面積（σ3D）と式（6．15a），（6．15a），（6．16）にはそれぞれ近似的に次式が成

立する．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　A

したがって，この矩形板（幅：2α，高さ：2b）の散乱界は以下のように表される．

ES3D2s
iEs2D111tlll17S！lb）e」”／4）p．，

　　　　2（2b）2
σ3D蟹σ2D

　　　　2δE‘eゴ齢＋ゴ（π12）　　　　ユ
ES3D，V　＝

（6．17a）

（6．17b）

　　　4π，｛［1＋、ilθ］・一伽・i・θ＋［1一、iiθ］・＋ゴ2　θ

＋｛2繋糠1（≡lil＋4諜1詰3際鼻・一ゴ2一θ＋懸鼻・＋一θ1｝層

i”e
@＋　［1　一　gi．　il－i；n　e］　e＋」一2ka　Si”e｝

E’3D，H　＝　一一

　　　8T（2ka）3

2δE‘e兼刹噤o［1一、i詞・一品・i・θ＋［1＋、iiθ］・＋ゴ・一θ｝

　2bEieゴk（・＋2・）＋ゴ（・12）2bEieゴ鳶（・＋4・）＋5・e一ゴ2鳶・・i・θe＋伽・i・θ

πγ＠・）1／2・・Sθ 2T2r（2ka） 　　　十1－sin　e　’　1十sin　e

　　　　　　　　2T（2ka）

以下，次節での実験に合わせ水平偏波（E’3D，H）の場合に限定して議論を進める

ナー
げ8

）a816（

（6．18b）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　式

（6・ユ8b）の右辺第一項は各々のエッジによる（一次）散乱波であり，この光線経路は図

6・23（a）に対応する・また，第二項の第一成分は図6．23（b）に，第二成分はそれぞれ図

6・23（c），（d）を表す・式（6・16b）の右辺第二項に加えられている補正項は，より高次の

多重散乱の寄与のための補正項である．この項は，α〉λの場合にはほぼ無視でき

る【19］・式（6・18b）を校正し（dBsm単位），第5章で用いたように，個々の散乱波の散乱

係数，及び，遅延時間に関係する指数部を分離すると↑，

r（f）一・・（f）・ゴ2π角＋・2（ノ）・ゴ2噛＋・3（ノ）・ゴ2πノ¢・＋34（f）・ゴ2・角＋s5（ノ）・ゴ2・∫・・＋…（6．19）
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ここで，

tl　＝　一2a　sin　e／vc　t2　＝　2a　sin　e／v．　t2　＝　2　a／v．　t4　＝　（4a　一　2a　sin　e）／v．　ts　＝　（4a　十　2a　sin　e）／v．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6．20）

である．これより，最も早く観測される散乱波（51（∫），図6．23（a）右側）および次に観

測される散乱波（s2（∫），図6．23（a）左側）はエッジから直接，回折された散乱波であり・

また三番目の散乱（s3（の）は，二度のエッジ回折を経た散乱波，それ以降に現れる

54（ノ），s5（ノ）は三度のエッジ回折を経た散乱波であることが分かる‡．

6．4．2　実験結果

　図6．1の測定系を用いて30cm　x　30cm（α＝15cm，　b＝15cm）の導体矩形板の後方散乱測定

を行った．ここでは，入射波は水平偏波（∬一po1．）とし，板の表面とのなす角（θ）を30。の

場合におけるMUSICアルゴリズムの有効性を検証する．校正用の散乱体は101・6mmφ

の導体球を用いた．

　図6．24に2～10GHzでの測定結果を示す．壷中の実線が測定結果であり，点線は式

（6．18b）に示したGTDの近似解である．図6・25は，この周波数帯域データを用いた逆

フーリエ変換（HP8510Bのタイムバンドパスモード）の結果である（測定データの最

大値を1として規格化）．この波形から主に3つの散乱成分の寄与が全体の応答を特

徴づけていることが分かる．遅延時間より，“Edge　diffraction＃1”が図6・23（a）のsl（∫）

に，また“Edge　diffraction≠2”はs2（∫）に対応することが分かる・さらに・“Multiple

refiection”は図6．23（b）に対応する．図6．24に示された個々の散乱波の周波数特性は，

この時間応答波形にゲーティング処理を施し得たものである．測定値と計算値には・

数dBの誤差が認められるが，計算値が近似値であることよりターゲットのアライ

メント誤差に起因するものと考えられる††・しかしながう・ニッジ回折波の周波数特

性は平坦であり，多重回折成分の周波数特性に比べ少ないことが分かる・

　図626は周波数帯域幅を変化させた時の時間領域波形の様子である・4GHz，2GHz

と周波数帯域幅が狭くなるにつれ，散乱中心の検出は極めて困難となっていく・こ

　‡より高次の散乱波は式（6。18b）での（1－ej“a＋」（t／2）1（2π（2ka）））一1の項のTaylor展開より順次導出さ

れる，
ttテーパー付電波無響室のためエレベーション方向の角度精度は必ずしも十分に得ることが出来
なかった．
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果・H－polarization，θ＝30。，周波数帯域幅8GHz　span：2－10GHz．個々の散乱成

分はHP8510Bのタイムドメイン機能（タイムバンドパスモード）による推
定結果である．
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図626：1：F：FT法を用いた導体矩形板（30cm×30cm）の後方散乱時間応答結果．
H－polarization，　e＝　300，　2GHz　span：　4．5GHz－6．5GHz，　4GHz　span：　3－7GHz，　8GHz

span：　2－10GHz．
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こに示した“2GHz　span”（4．5GHz－6．5G：Hz）の周波数データに対してMUSICアルゴリズ

ムの適用を試みた．

　図627，6．29はMUSIC－SSP，　MUSIC－MSSP法を用いた遅延時間推知結果である．MUSIC一一

SSP（図6．27）では，各△fにおいてサブアレー数（M）の増加に伴いピークが立ち上がり，

Pmu、i。（t）の波形も良好になっていくことが分かる．本手法では，約1．25GHz（△f＝50MHz，

M＝7）程度の周波数帯域幅が必要であった．一方，MUSIC－MSSPでは，1GHz以下の周

波数帯域幅で，3っの散乱成分の存在を検出している．第62・2節での導体球のデー

タ解析でも述べたように，本測定系では，アンテナポジショナーの存在のための誤

差が残存する．また，高次のクリーピング波が急速に減衰し，事実上観測不可能と

なる球の場合とは異なり，矩形板での散乱では，比較的高次の多重散乱成分も本来

測定可能なレベルである（計算結果では明らかに認められるが，測定結果では，残存

誤差との区別が不可能であった）．これらの影響はMUSICアルゴリズムでの固有値分

布にも現れていた．導体球での解析時同様，GTDによる近似解に対して10－10のガ
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ウス雑音を加えたデータの固有値解析結果，および本実験データでの固有値解析

結果を図6．28，6．30に示した．この固有値の分布に基づき，入射信号数の推定値（d）

をMUSIC－SSP時でM，　MUSIC－MSSP時では2Mのように，理論上，分離可能な最大

信号数と一致させている．MUSIC一一MSSPはMUSIC－SSPに比べ高い分解能を示すが，

その反面，周波数特性を有する，あるいは，分離されていない信号成分が残存する

場合には，既に分離されている散乱波の遅延時間推定値に及ぼす影響も大きい．

　表6．3，6．4は，図626，図627（b），図6．29（c）での遅延時間推定結果，および，周波数特

性の存在を無視した場合の散乱断面積の推定値である†．光線経路長から算出され

る遅延時間は，

　　　　　　　　　　ti　＝　一〇．5nsec，　t2　＝　O．5nsec，　t3　＝　1．Onsec

である．MUSIC－SSP（M＝7）を例に挙げると，実験データに対するIFFTの推定結果と

比較して，遅延時間推定値で最大30psec程度，散乱断面積推定値で1dBsmほどの違

いがみられるが，IFL：FTの8GHzの周波数帯域幅に対し，本手法では1GHz（校正を含

めても2GHz）であり，狭帯域データから得た推定結果としては十分に価値のあるも

のと言える．これらの誤差は，正確な校正，あるいはスナップショット数の確保によ

り減ずることが可能である．

　参考のため時間領域ノッチフィルタリングを用いた散乱断面積の推定結果を図

6．31（a），（b）に示した．図6．31（a）はフィルタの特性である．IF：FTの結果から1nsec付近

の多重散乱波以外にも散乱波が存在する様子が分かる．このうちのいくっかは高

次の多重散乱に関係するが同図からは判断できない．ノッチフィルタに対して，い

くつかの付加的なヌルを加え，不要波の抑圧を試みたが，このデータに関しては図

6．31（b）程度の結果となった．このようにノッチフィルタリングは，対象とする散乱成

分のみを取り出すゲーティングとは逆に，対象波以外をヌルにより取り除くため，

遅延時間の未知である不要波が数多く（場合によっては分布して）存在する場合には，

適用が困難となる．
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図627：MUSIC－SSP法を用いた導体矩形板（30cmx30cm）の後方散乱時間領
域推定結果．H一一polarization，θ＝300，∫i＝5GHz，　N＝20，1　snapshot，（）内の数値

は推定に用いられた全周波数帯域幅を表す．（a）△f　＝30MHz，（b）△∫＝40MHz，

（c）　Af＝50MHz．
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図6．28：MUSIC－SSP法における導体矩形板（30cmx30cm）解析時の固有値の

変化．∫i＝5GHz，　N＝20，△f＝40MHz，1snapshot．　GTDでの近似解には10－10

の大きさのガウス雑音を数値的に付加している．（a）GTD解に対する固有
値解析結果，（b）測定値における固有値解析結果．
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図6．29：MUSIC－MSSP法を用いた導体矩形板（30cmx30cm）の後方散乱時間領
域推定結果．H－polarization，　e＝300，ノ1＝5GHz，　N＝30，1snapshot，（）内の数値

は推定に用いられた全周波数帯域幅を表す．（a）ムノ＝20MHz，（b）ムノ＝30MHz，

（c）　Af＝40MHz．
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表6．3：IFFTによる30　x　30cm導体矩形板の主要散乱波の遅延時間．　H－
polarization，　ip＝一一30e．
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図6・30：MUSIC－MSSP法における導体矩形板（30cm×30cm）解析時の固有値の

変化・f1＝5GHz，　N＝30，ムノ＝30MHz，ユsnapshot．　GTDでの近似解には1rlo

の大きさのガウス雑音を数値的に付加している．（a）GTD解に対する固有
値解析結果，（b）測定値における固有値解析結果．

表6．4：30x30cm導体矩形板における主要散乱波の遅延時間，．散乱断面積推
定結果．H－polarization，φ＝一300．　IFFTの散乱断面積は5GHz値，　MUSIC－SSP：

N＝20，　fi＝5GHz，　Af＝50MHz，　MUSIC－MSSP：　N＝30，　fi＝5GHz，　Af＝20MHz．
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　前節での散乱中心の検出は，ある角度方向から観測した場合の遅延時間（一次元）

に対するものである．複数の角度（θk，p＝1～K）から観測すると，各散乱中心（運延

時間ti，　i＝ユ～d）のそれぞれの観測方向での遅延時間（tki，　i＝1～d，　k＝1～K）が判

明し，それにより2次元上の散乱点の位置が推定できる．その概要を以下に簡単に

示す．

　いま，図6L32に示すように長さを光速に対する伝搬時刻で表記した座標面tx　’一t、

面を考える．この面内の点P←（tpx，　tpz））に散乱点が存在するものとする．原点か

　　一io
宕
超
311　一20

8

　　－30

ら散乱点までの長さ（伝搬時間）はtp（＝　t多x＋t；z）である．ち方向，　tz方向の単位ベ

クトルをそれぞれix，　i、とする．θ1方向からこの散乱点Pを観測した場合の散乱中

心をt（θ1）pとすると，tpx，　tpzを用いて以下のように表される．

　Mge　diffraction　＃2
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図6．31：導体矩形板（30cm　x　30cm）の散乱波の分離抽出結果．（a）時間領域

ノッチフィルタリング特性．Nuns　at－1．000，一〇．506，0．020，0．499，1．006，1．500，

2・000nsec，1：F：FTで使用した周波数帯域幅は2～10GHz．（b）不要波除去のた

めの時間領域ヌルを付加した場合の各散乱波の散乱断面積推定結果．
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　　　　G．．，i．（t．，t，）　＝　kT　；1±．　v／］i5Z5；’5　1；；；；（15，　t　＝　一2（t．　cos　ek　＋　t．　sin　ek）　（6．2s）

　　　　　　　　　　　　k＝1

により散乱点の座標が検出される．MUSICアルゴリズムの高分解能性は2次元的な

散乱点検出においても有効であろうことは容易に推察される．同様な検討は文献

【201にも見られる．
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　　　　　　　　　　t（ei　）p　＝2t“e，　tp　＝　一2（tp．　cos　el　＋tp．　sin　el）　（6．21）

ここでie、はθ1方向の単位ベクトルであり，入射波の向ぎを正として次式で与えら

れる．

　　　　　　　　　　　　　ie，　＝一（ix　cos　ei＋i．　sin　el）　（6．22）

散乱点の位置は式（6．21）を満たす直線上に限定される（図6．32）．他の角度（θ2）での遅

延時間（t（e2）p）が得られると，次式からち一tz面内での散乱点の位置が導かれる．

　　　　　　　　　　　　tp．　cos　el　＋tp．　sin　el　＝　一一・　t（ei　）p／2　（6．23a）

　　　　　　　　　　　　tp．　cos　e2　＋tp．　sin　e2　＝一t（e2　）p／2　（6．23b）

図6．32では，式（623a），（6．23b）の各々の式を満たすtx，tzの軌跡もまた実線で示してあ

る．この方程式の解はこれらの軌跡の交点である．すなわち，d個の散乱点を特定

するには最低d＋1個の角度方向からの観測結果が必要である．実際には，多重散

乱（式（6．23a），（6．23b）を満たさない），あるいは，ある角度では観測されないような散

乱点が存在するため，角度方向の個数KはK》dを満たすことが望まれる．

　このように各角度方向での時間領域推定結果を式（6．22）を用いて変換し，ち一ち面

内にプロットする事により，実際に存在する散乱点の応答が強調され2次元的な散

乱点の分布画像を得ることが出来る．すなわち，θk方向での散乱周波数データを逆

フーリエ変換（1：FFT）することにより得られた時間領域波形をr（θk）とすると，2次元

散乱点分布関数GIFFT（tx，t。）は次式で与えられる．

　　　　　　GiFFT（t．，t．）＝　k　S5．　IT（ek）（t）1，　t＝　一一2（t．　cos　ek　＋t．　sin　ek）　（6．24）

　　　　　　　　　　　　　k＝1

MUSICアルゴリズムにおける時間領域波形においても同様にθk方向での推定結果

をP（ek）music（t）として，

　　　　　　　　　　　　K

　この2次元散乱点同定は各角度方向の観測データの遅延時間に基づくものである

が，もう一つの方法として，これらの角度での観測データをアレー化する方法が考

えられる．校正された散乱データでは，アンテナとターゲットまでの距離に関する

情報は存在しないが，角度データをアレーと見なすと，アレーアンテナ近傍での零

墨の検出問題【21］と同様な取扱いが可能となる。その場合においても，散乱波間の

信号相関を抑圧しなければならないことは言うまでもなく，さらに，各散乱波の角

度依存性が無視できるような範囲にアレー素子が配置されていなければならない．

以下では，式（624），（6．25）に基づく2次元散乱点同定を行った結果に関して報告する．

6．5．2　実験結果

　第6．4．2節でのx－y面内に配置された導体矩形板の散乱測定（H波）において導体板

が乗せられているポジショナーを回転させ，いくつかの角度（θ）方向の散乱データ

の測定を行った．矩形板での散乱点は（tx，tz）＝（0．Onsec，一〇．5nsec），（o．Onsec，＋0．5nsec）の

2点に現れる．

　図6．33（a）はθ＝一90。～90。まで10。毎に角度を変化させて得られた周波数データ（周

波数2～10GHz）のIF：FT波形を式（6．24）に基づきプロットした結果である．θ＝0。方向

での散乱波が強いため，ち・＝Onsec付近に帯状のピークが出現しているが，2つの散

乱点に対応する点により大きなピーク演現れていることが分かる．このような合

成法は，実際の散乱強度分布イメージに近いものの，ある特定の方向において観測

される散乱波が大きな場合には，そのデータによるマスキングが生ずる場合があ

る．図6．22（b）は，マスキングを避けるために，各角度方向での時間領域解析波形の

最大値を1に規格化して合成した結果である．この結果では，エッジの位置が明瞭

に確認できる．

　図6．34は図6．33で用いたデータの周波数帯域幅を5～6GHzの1GHzの帯域幅に制限

した場合の推定結果である．規格化合成した図6．34（b）では，かろうじて2っの散乱

点の存在を確認できるが，規格化を施していない図6．34（a）では散乱点の検出は不可

能である．また，この結果から周波数帯域幅が1GHz以下の場合には1：FFT法による

推定が困難となると言える．
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図6・33：広帯域データを用いたIF：FT法による導体矩形板の散乱イメージ．

周波数帯域2～10GHz，角度データはθ＝一90。～90。まで10。毎の19個の測定

データを用いた．（a）単純合成結果．（b）規格化合成結果．

図6．34：狭帯域データを用いたIFFT法による導体矩形板の散乱イメージ．

周波数帯域5～6GHz，角度データはθ＝一90。～90。まで10。毎の19個の測定

データを用いた．（a）単純合成結果．（b）規格化合成結果．
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図6．36：観測角度を制限した場合の導体矩形板の散乱イメージ．角度デー

タはθ＝30。～60。まで3。毎のU個の測定データを用いた．測定周波数帯域

は5～6GHz．（a）IFFT法による規格化合成結果．（b）MUSIC－SSP法による合

成結果（解析パラメータはN＝20，M』7，△f＝40MHz）・
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　MUSIC－SSP法での遅延時間推定結果に基づく式（625）による合成結果を図6．35（a），

（b）に示した．先と同様にθ＝一90。～90。まで10。毎に角度を変化させて得られた周波

数データを用いており，MUSIC－SSP適用時のパラメーータはいずれの角度データに対

してもN＝20，M＝7，　fi＝5GHz，△fは（a）で10MHz，（b）で20MHzである．したがって，解

析に用いられた周波数帯域幅は（a），（b）それぞれ250MHz，500MHzとなる・このよう

にIF：FT法に比べ極めて狭い周波数帯域幅のみで明瞭に散乱点の位置の同定が可能

となる．（b）では（a）に比べスプリアスピークが目立っが，これは多重反射成分など

の存在を検出しているためであり，図6．33（b）に示した広帯域時のIFFT法の解析結果

にも同様の現象が認められる．一般に観測する角度点を増やすと，スプリアスピー

クは相対的に小さくなる．

　観測角度がある程度限定されている場合においてもMUSIC－SSP法による合成結

果では，明瞭に散乱点の位置検出が可能である．図6．36は角度θ＝30。～60。の3。毎の

測定結果から得られた合成画像である．IFFT法より得られた結果では，規格化合成

を施しても散乱点の検出は不可能であるが，同様の周波数データによるMUSIC－SSP

法での解析結果では明瞭に分離されていることが分かる．これはMUSICアルゴリズ

ムによる個々の遅延時間推定波形が単に散乱点を分離検出しているばかりでなく，

急峻なピークを有しているため，各角度毎の僅かな遅延時間差による位置の検出

が可能となっていることを意味する．このように限定された角度データからの合成

結果では，θ1とθκの差が小さくなるほどクロスレンジ方向の分解能が劣化し，同

図のように散乱中心のピークはアジマス方向に伸びる．本手法は，本来，散乱波の

遅延時間情報に基づく画像合成を行っているため，レンジ（距離）方向の分解能は優

れているがアジマス（角度）方向の分解能はレンジ方向に比べ落ちる．これは，角度

データをアレーとして用いた場合と逆の特徴である．アレー化したアルゴリズム

の適用が可能である場合（各散乱波の角度依存性が無視可能）には，双方のアルゴリ

ズムを併用した手法の適用が可能である．

6．6むすび

第5章で検討された周波数特性を有する信号が存在するデータに対するMUSICア

ルゴリズムの適用例として，高周波帯域での電磁波散乱測定を行い，その実験結果

　　　　　　　　　　　　　　　　　214
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を詳細に報告した．

　ここで取り扱った散乱体は，導体球，および，導体矩形板である．実験データには

若干の測定誤差が含まれるため，理論検討との完全な一致を見ることは出来なかっ

たが，同様の傾向は確認された．他の多くの散乱体に関しても散乱中心が離散的に

存在すると見なせる場合には，近似的に本手法が有効となるであろうことは容易

に推測される．

　実験結果では，目的とする散乱波以外に存在していた散乱体を支持するペデスタ

ル，あるいは，電波無響室内での散乱波を完全に補正できず，また，それらの散乱

の遅延時間を正確に推定できなかったため，散乱波の周波数依存性を考慮した信号

パラメータ推定法適用の際には，その存在の予測される位置にいくつかのヌルを

付加する方法を用いた．しかしながら，本質的に（有為な）散乱波が全て検出されて

いる場合には，本手法は有効あるといえる．また，一つの応用例として示した2次

元イメージングで見られる高分解能性は，物体上の局所的な散乱点の位置を明瞭

に分離することのできる手法であり，散乱点の3次元的な位置の検出にも容易に拡

張できる．

　このように，本手法により実現される狭帯域性は，従来での：F：FT－GATE法では不

可能な散乱波の時間領域分離測定を実現可能とするものである．これは，比較的狭

帯域な測定系における時間領域散乱測定が可能であることを意味するばかりでな

く，：FFT－GATE法の適用を意図して構築された広帯域な測定系においても更なる分

解能の向上が可能であることを意味するものである．
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　本論文は，種々の電磁波測定において用いられている時間領域測定法の問題点を

指摘し，その解決法としてスーパーレゾリューーション法の適用が有効であることを

理論，計算機シミュレーション，実験を通して明らかにした研究成果をまとめたも

のである．

　近年，デバイスのネットワーク解析のみならず，アンテナ測定，電磁波散乱測定な

ど，広く電磁波測定全般に利用されるようになったネットワークアナライザにおい

ては，フーリエ変換法に基づくリアルタイムな時間領域測定を実現している．デバ

イス，あるいは空間を伝搬した電磁波は，時間領域においてその伝搬経路長に応じ

た応答として現れることから，各部の応答を直接識別することが可能となった．こ

のような時間領域での電磁波の振る舞いの表現は，我々が直接知覚することのでき

ない電磁波の様子を，周波数領域での表示とは異なった側面から理解する上でも有

用である．

　タイムドメイン機能は測定法としても有効であり，時間領域において不要な応答

を取り除き，再び，周波数領域に変換することにより所望する部分のみの周波数応

答を得ることを可能としている．これらはすべて数値演算処理に基づくため，測定

系の機械的な変更を施すことなく，測定精度の向上が可能であるが，その時間領域

分解能には限界が存在する．狭帯域デバイスの多い高周波素子では，測定がこの欠

点により制約される場合が多い．小型化が進むマイクロ波・ミリ波素子のみならず，

アンテナ・散乱測定においても周波数帯域幅の制約を越えた分解能を有する時間領

域法を開発する意義は大きい．

　アンテナの分野においても，従来のアレーアンテナの限界を越えるために，アダ

プティプアレーアンテナが考案された．電磁波測定の分野における限界を越えるた
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めの一手法として信号処理技術の積極的な導入を試みたものが本論文である．

　本論文では，スーパーレゾリューション法の高分解能性に着目し，その電磁波測定

に対する適用を検討した．スーパーレゾリュ’一ション法は，主にアレーアンテナで

の波源の到来方向（空間スペクトル）推定に用いられる手法であり，アレー長に依

存しない分解能性を実現するものである．本論文では，数多く提案されているスー

バ＿レゾリt：．　一ション法の中から代表的な手法であるMUSICアルゴリズムを取り上

げ，ネットワークアナライザでの測定で得られる周波数データサンプルとアレー素

子配列との対応関係に着目し，その適用可能性を明らかにした．ネットワークアナ

ライザで実現される代表的な電磁波測定系での実験を通し，本手法が従来のタイ

ムドメイン機能に比べ，数分の一から数十分の一の周波数帯域での時間領域測定

が可能であることを明らかにした．以下，本研究により得られた結果および考察を

各章に分けて要約し，その意義を概略する．

　第1章では，本論文の背景および概要について述べた．

　第2章では，ネットワークアナライザで実現されているタイムドメイン機能を用

いた電磁波測定法をまとめるとともに，その分解能特性を定量的に明らかにした．

また，波源の到来方向で用いられるMUSICアルゴリズムの概略をまとめ，周波数領

域データとの対応を明らかにした．さらに，アレーアンテナでの適用時と同様，周

波数領域においても信号相関処理が必要となることを明らかにし，空間スムーズィ

ング法による前処理法が有効である，ことを示し・MUSICアルゴリズムとフーリエ

変換法との関係を示した．

　第3章では，第2章で提案した信号相関抑圧前処理法とMUSICアルゴリズムの組

合せが電磁波回路の時間領域測定法として有効であることを明らかにした．ここ

では，周波数領域での前処理法の相関抑圧効果を定量的に示し，電磁波測定の際で

の種々のパラメータ設定に関する指針を与えた．本来MUSICアルゴリズムは，時間

領域での信号（反射／伝送波）が離散的に分布し，周波数特性を持たないことが必

要とされる．実際のデバイス測定では，取り扱う周波数帯域幅が広くなるに従い，

このような仮定は成立しない．本章での実験により，MUSICアルゴリズムの高分解

能性により上記の仮定が満足されるような狭帯域データに対する適用が可能であ

　　　　　　　　　　　　　　　　　22停

ることを示した．これは，従来法の数十分の一の周波数帯域幅での時間領域解析を

可能とするものである．また，測定装置の精度（ここでは発振器）により，MUSIC

アルゴリズムの分解能が大きく変化することを実験的に示した．

　第4章では，アンテナゲインおよびパタン測定に対する適用結果を示した．アン

テナ測定では，被測定アンテナの使用周波数帯域データのみでの不要波の分離検

出が必要とされる．測定に用いたアンテナはモノポールアンテナである．ここでは

電波無響室内に作成した多重伝搬空間での実験を通して，その適用可能性を検証

した．アンテナ測定に対する時間領域法の適用では，アンテナ本来の応答をどのよ

うに取り扱うかが問題となる．開口面アンテナのような大型のアンテナでは，アン

デナ本来の応答自体が時間領域にいくつかに分かれて出現することになるであろ

う．ここで取り上げたモノポールアンテナにおいても，アンテナ内部での多重反射

が存在するため，厳密にはアンテナ本来の応答は複数の信号から構成される．すな

わち，アンテナ本来の応答（直接波のみの理想的な応答），および，地面等からの

反射波の応答，それぞれが複数の信号から構成されていると言える．しかしなが

ら，本アンテナのような場合，実験によるMUSICアルゴリズム適用結果は，マクロ

な取り扱い，すなわち，直接波，反射波をそれぞれ一つの信号と解釈できることを

明らかにしている．さらに，従来の時間領域機能を併用することにより，測定デー

タ数の軽減による測定時間の短縮が図られることを明らかにし，パタン測定結果

の一例を示した．

　第5章では，時間領域において分離される個々の応答の周波数特性がMUSICアル

ゴリズムおよび信号相関抑圧前処理に及ぼす影響に関する理論的な検討を行ってい

る．厳密には，MUSICアルゴリズムは，周波数特性を有する信号を取り扱うことが

できない．本章での検討は，MUSICアルゴリズムのロバスト性に関するものとも言

える．また，このような検討結果は，スーパーレゾリュ・一ション法を用いた時間領域

推定結果（固有値分布，時間領域波形）を評価する上でも重要であろう．ここでは，

特にスーパーレゾリューション法の適用が期待される散乱測定を考慮し，クリーピ

ング波，エッジ回折波などに対応する周波数特性を有する信号が含まれるデータを

取り上げ，それらの存在時の適用での入射信号数推定，および，時間応答推定時の
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誤差特性などに関する定量的検討を行った．これらの結果より・周波数特性を有す

る信号の取り扱いが困難とされるMUSICアルゴリズムが，上記の周波数特性を有

する信号に関しては，実用上，十分な分解能特性を実現していることが・理論的考

察，および，数値計算により明らかとなった．

　第6章は，実際に散乱測定系を構築し，第5章での考察結果を実験的に検証した

ものである．すなわち，散乱測定においても，従来法に対する本手法の優位性が維

持されることを明らかにした．さらに本手法による，アンテナあるいは散乱体を移

動させて得られたデータ処理での散乱点の空間的な位置検出結果も示し，散乱体

の形状推定などに対する適用可能性を示した．

　以上，本研究では電磁波測定における時間領域手法としてMUSICアルゴリズム

が有効であることを，電磁波回路測定，アンテナ（ゲイン／パタン）測定，散乱測

定等の主要な電磁波測定全般に対して明らかにした．また，本研究で得られた成果

は，MUSICアルゴリズムのみならず，他のスーパーレゾリューション法にも共通す

るものである．このような適応信号処理技術を応用したアダプティブ測定技術の研

究結果は，今後の電磁波測定技術の進歩，向上に少なからず貢献，寄与するものと

期待される．
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