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第1章 序論 
 
1.1 研究の背景 

移動通信において，いつでも，どこでも，だれとでも直ちに意思や情報を伝えられると

いうことが究極の目的であり，携帯電話・自動車電話に代表される各種陸上移動通信サー

ビスは，1990 年代を境として，社会の情報通信への依存性の増大，通信技術の急速な発展

により，質・量ともに需要が世界的に急増している． 

図 1-1 に，移動通信サービスの発展経緯を示す．世界で最初の商用サービスとしての自

動車電話サービスが開始されたのは，米国で 1946 年のことであった．これは，アナログ伝

送方式を採用した音声伝送サービスであり，チャネル間隔 60 kHz の単信方式であった．一

方，我が国における自動車電話の開発は，1960 年頃から行われ，1979 年に，世界初の基地

局間自動ハンドオーバが可能な，集中制御型の多チャネル切り替え機能および小ゾーン構

成を特徴とするセルラ移動通信システム（NTT 方式 / NTT 大容量化方式）が商用化された

[1-1]．米国では，チャネル数の逼迫により，AT&T，モトローラによる新方式 AMPS (Advanced 

Mobile Phone Service)の開発が行われ，1982 年に 900 MHz 帯（チャネル間隔 30 kHz）が割

り当てられ商用サービスが開始された．ヨーロッパでは，ノルディック諸国において，エ

リクソンを中心に開発され，1981 年に 450 MHz 帯，1986 年に 900 MHz 帯で運用された NMT 

(Nordic Mobile Telecommunication System)方式や，英国において AMPS 方式にいくつかの変

更を加え，1985 年に導入された TACS (Total Access Communication System)方式が知られて

いる．これら初期のアナログ伝送方式を用いたサービスを総称して，第 1 世代移動通信シ

ステム(1G: 1st Generation)と呼ぶ． 

 

アナログ伝送方式
携帯・自動車電話
(各国の独自仕様)

デジタル伝送方式
携帯・自動車電話
(各地域の独自仕様)

AMPS，TACS，
NTT方式等

PDC, GSM，
IS-54, IS-95 等

第1世代 第2-2.5世代 第3世代

～1980 1990-2000 2000-2015 2015～

第3.5世代

W-CDMA, 
cdma2000等

第3.9世代 第4世代

HSPA
cdma2000

1x EV-DO等

LTE
UMB等

デジタル伝送方式
携帯電話

(世界標準仕様)

IMT-Advanced

第4世代移動
通信システム

 
図 1-1 移動通信システムの発展の経緯 

 
その後，各種ディジタル信号処理技術による通信品質の向上，非音声サービス等の新サ

ービスの実現，通信の秘匿性の向上，周波数利用効率の向上の実現を目的として，米国，

欧州，日本において，それぞれ独自のディジタル伝送方式を用いた第 2 世代通信システム
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(2G: 2nd Generation)の標準化・商用化がされた．米国では，電子機械工業会(EIA: Electronic 

Industries Assosiation) / 通信機械工業会(TIA: Telecommunications Industries Association)のも

とで，IS-54 方式[1-2]や IS-95 方式[1-3],[1-4]が作成され，それぞれ，1993 年，1995 年に商

用サービスが開始された．欧州では，欧州電気通信標準化機構 (ETSI: European 

Telecommunications Standards Institute)を中心とした開発が行われ，1992 年に GSM (Groupe 

Special Mobile)方式のサービスが開始された[1-5]． 

また，我が国においても，1989 年に，郵政省（現 総務省）の提唱で，RCR（現在の（社）

電波産業会(ARIB: Association of Radio Industry and Businesses)）において，ディジタル伝送

方式の技術検討が開始され，1993 年に PDC (Personal Digital Cellular telecommunications 

system)方式のサービスが開始された[1-6]．PDC 方式では音声伝送サービスに加え，回線交

換による 9.6 kbit/s (bps)，パケット交換(PDC-P: PDC-Packet)による 28.8 kbps の情報伝送レー

トのデータ通信サービスが提供されている[1-7]．この PDC-P を用いて，1999 年 2 月に開始

された携帯電話からのインターネット接続を可能とした世界初のモバイルインターネット

サービスである i モード[1-8]以降，携帯電話端末を使用して誰もが手軽に電子メールや文

字・画像情報等を送受信できるようになり，移動通信におけるデータ通信の新規需要が大

きく増大した．しかしながら，前述の通り，2G では，世界各地域で異なる無線アクセス方

式が採用されており，方式間での端末の互換性がなかった． 

このような状況を踏まえ，周波数利用効率のより一層の向上，大容量データや静止画像，

動画像の高速伝送，世界中のどこででも通信を可能とするグローバル化を目的として，国

際電気通信連合無線通信部門 (ITU-R: International Telecommunucation Union-Raido 

communication sector)により，当時 FPLMTS (Future Public Land Mobile Tele-communication 

Systems)という名称で，第 3 世代移動通信システム(3G: 3rd Generation)の標準化が 1985 年よ

り開始された[1-9]．FPLMTS という名称は，1997 年の世界無線通信会議(WRC: World Radio 

Communication Conference)において， IMT-2000 (International Mobile Telecommunications 

2000)と改称された．IMT-2000 は使用周波数帯域が 2000 MHz (2 GHz)帯で最大情報伝送レ

ートが 2000 kbps (2 Mbps)のサービスを西暦 2000 年頃に開始することを目的としてその名

称が決定された．IMT-2000 では以下の項目が要求条件として掲げられ，検討が進められた． 

· 屋内環境で最大伝送速度 2 Mbps，屋外環境で 384 kbps の実現を目標とする高速信号

伝送によるマルチメディアサービスの実現 

· 音声伝送では平均ビット誤り率(BER: Bit Error Rate) = 10-3，高速データ伝送では平均

BER = 10-6 以下の固定通信網に匹敵する高品質通信の実現 

· 2G（PDC 方式等）の約 2 倍の容量増大の実現 

· 国際ローミングの実現 

 
そして，我が国においては，総務省の電気通信技術審議会からの一部答申により，日欧
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方式の直接拡散符号分割多元接続(DS-CDMA: Direct Spread-Code Division Multiple Access)

および北米方式のマルチキャリア符号分割多元接続 (MC-CDMA: Multi-Carrier Code 

Division Multiple Access)が含まれ，当時の郵政省により採用された．3G の仕様作成グルー

プとして 1998 年 12 月に合意された 3GPP (3rd Generation Partnership Project)において検討さ

れていた DS-CDMA 無線アクセス方式のことを UMTS (Universal Mobile Telecommunication 

System)と呼んでいたが，UMTS FDD (Frequency Division Duplex)方式が, 一般に W-CDMA 

(Wideband direct sequence Code Division Multiple Access)方式と呼ばれている． 

W-CDMA 方式を適用する IMT-2000 の本格的な商用サービスは，2001 年 5 月に日本で世

界に先駆けて開始された．W-CDMA 方式をはじめとする 3G の契約者数は，移動端末の機

能・性能の急速な向上，通信エリアの拡充，料金プランを含むサービスの充実により，契

約者数を急速に伸ばしていった．また，W-CDMA 方式の国際的普及も順調に進んでおり，

これまでに，世界中の 100 以上の移動通信事業者が W-CDMA 方式を用いた 3G のサービス

を提供している[1-10]． 

W-CDMA 方式では，最高 384 kbps のパケットデータ伝送サービスが提供されているも

のの，主に，音声通信等の回線交換アクセスを主にした仕様となっている．そこで，3GPP

では，W-CDMA 方式に基づいて，パケット信号伝送に特化した新たな高速信号伝送システ

ムの導入を目指して，HSDPA (High Speed Downlink Packet Access)[1-11]および HSUPA (High 

Speed Uplink Packet Access)[1-12]が仕様化された．HSDPA および HSUPA（総称して HSPA

と呼ぶ）では，下りリンクで 14.4 Mbps，上りリンクで 5.76 Mbps のデータレートを実現で

きる．また，伝送効率（周波数利用効率）を W-CDMA 方式の 3 – 4 倍に高められるため，

ビット当たりのコスト低減にも有効である．HSPA システムは，3G の高度化という位置付

けで，第 3.5 世代移動通信システム(3.5G: 3.5th Generation)とも呼ばれており，我が国では，

2006 年 7 月から最大伝送速度 3.6 Mbps（カテゴリー6）の HSDPA サービスが行われており，

2008 年から最大伝送速度 7.2 Mbps（カテゴリー8）の HSDPA および HSUPA サービスも開

始されている． 

IMT-2000 の商用システムの導入が各国において本格的に開始された 2003 年頃から，

ITU-R では，IMT-2000 以降の将来の移動通信システムである，第 4 世代移動通信システム

(4G: 4th Generation)について検討が開始された．ITU-R では，“4G” の用語は用いられず，

“IMT-Advanced” が採用されている．IMT-Advanced におけるフレームワーク勧告では，図

1-2 に示すように，ピークユーザ伝送速度として高速移動で 100 Mbps, 低速移動で 1 Gbps

という非常に高速な伝送速度が期待されている[1-13]．さらに，IMT-Advanced では，前述

の非常に高速な伝送速度を実現するために，システム当たり，数十～100 MHz 程度の非常

に広帯域の周波数帯域が必要となり，また，3G とは異なる周波数帯域が用いられる． 
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Peak Useful Data Rate (Mb/s)

IMT-2000

Mobility

Low

High

1 10 100 1000
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. 1Gbps

100Mbps

 
図 1-2 IMT-Advanced におけるピークデータレートの要求条件 

 
そこで，新たな通信システムの導入に要するコストおよび周波数帯域の変更によるセル

設計の煩雑さを少しでも低減し，4G のスムーズな導入に向けたシナリオとして，3G を，

長期的に発展させた上で，4G を構築するコンセプトが提唱された[1-14]．この長期的に発

展させる 3G は, Super 3G， 第 3.9 世代移動通信システム (3.9G: 3.9th Generation)，LTE (Long 

Term Evolution)あるいは Evolved UTRA (UMTS Terrestrial Radio Access) and UTRAN (UMTS 

Terrestrial Radio Access Network)と呼ばれている（以降，LTE を用いることとする）． 

LTE への重要な要求条件は，データ速度の飛躍的な向上や周波数利用効率の向上に加え，

音声伝送も含めた全パケット伝送の実現のための低遅延を実現することである．低遅延の

実現により，呼設定に要する時間を短縮し，通信中のデータ転送にかかる時間を低減でき

るため，TCP/IP などのデータ伝送を高速に行うことが可能となる．3GPP で合意された LTE

の要求条件は以下の通りである[1-15]． 

· 下りリンクで 100 Mbps，上りリンクで 50 Mbps 以上の最大伝送速度 

· Voice over IP (VoIP)も含めた全パケット信号伝送 

· アイドル状態からアクティブ状態への制御遅延は 100 ms 以下，ドーマント状態から

アクティブ状態への制御遅延は 50 ms 以下の制御遅延 

· 伝送遅延は無線アクセスネットワーク内の片道遅延で 5 ms 以下 

· 下りリンクでは HSDPA および上りリンクでは HSUPA と比較して，セル端でのスル

ープット/平均スループットを 2 – 3 倍/3 – 4 倍および 2 – 3 倍/2 – 3 倍に増大 

· 1.4 MHz から最大 20 MHz までのマルチ周波数帯域幅のサポート 

 
このような要求条件を実現するため，LTE では，無線アクセス方式として，下りリンク

直交周波数分割多重(OFDM: Orthogonal Frequency Division Multiplexing)[1-16]や上りリンク

シングルキャリア周波数分割多元接続(SC-FDMA: Single Carrier-Frequency Division Multiple 

Access)[1-17],[1-18]等の（セクタ内の）ユーザ間直交マルチアクセス方式が採用され，MIMO 
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(Multiple Input Multiple Output)[1-19],[1-20]や周波数スケジューリング，高効率制御シグナリ

ング構成といった周波数利用効率およびピークユーザデータレート増大に有効な様々な技

術が採用されている．LTEの無線インターフェースは 2008年 12月に標準化作業が完了し，

Release 8 として仕様化された．LTE は 2013 年 3 月現在，世界中で 156 社のネットワークに

おいて LTE の商用サービスが開始されている． 

一方，先に説明した IMT-Advanced に関しては，2007 年 11 月に WRC-07 において，3.4 – 

3.6 GHz の C バンドを中心とする，周波数スペクトラムの割り当てが決定され[1-21]，

IMT-Advanced の通信方式の候補の募集が行われた．3GPP においても，IMT-Advanced に向

けた無線インターフェースの確立に向けた Feasibility Study の検討が 2008 年 4 月より開始

された[1-22]．3GPP において，IMT-Advanced に向けて検討されている無線インターフェー

スを LTE-Advanced と呼ぶ．LTE-Advanced では以下のような要求条件が掲げられている． 

· 最大周波数帯域幅 100 MHz 程度までの超広帯域化 

· 下りリンクで 1 Gbps，上りリンクで 500 Mbps 以上の最大伝送速度 

· IMT-Advanced で規定されたキャパシティ，セル端ユーザスループット等のシステム

性能の要求条件を満たすこと 

· LTE Release 8 と比較したシステム性能のさらなる改善 

· 同一システム帯域内での，LTE システムとの共存（バックワードコンパティビリテ

ィ）の実現 

 
LTE-Advanced の初版の仕様は 3GPP の Release 10 仕様として 2011 年 6 月に完成し，後継

リリースにおいて，機能拡張の検討が続けられている．LTE-Advanced は，ITU-R で進めら

れた，真の 4G と言える IMT-Advanced の勧告としても承認された通信方式となっている． 

 本論文は，上記移動通信システムにおける背景を基に，主に 4G における超広帯域パケ

ット無線伝送の実現を研究対象として，関連する無線アクセス方式および要素技術につい

ての研究をまとめたものである． 
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1.2 移動通信の特徴 
1.2.1 電波伝搬 

移動通信が主に対象とする陸上移動伝搬路では，基地局(BS: Base Station)と移動局(MS: 

Mobile Station)の間は見通しが無い場合がほとんどであり，周囲の建物や地物などの反射・

回折・散乱による，いわゆる多重波伝搬構造となる．このため，多重波干渉により搬送波

周波数の約半波長周期の定在波が発生し，MS の走行と共に受信レベルはこの定在波の強

度に比例して激しく変動する．この定在波により生じる変動をフェージングまたは瞬時値

変動といい，見通し外環境において，その分布はレイリー分布になる．一方，BS から送信

された電波は伝搬路途中の建物等により減衰を受け，数十 m 周期の比較的緩慢な変動成分

をもっている．これをシャドウイングまたは短区間中央値変動という．さらに，短区間中

央値は，BS と MS 間の距離の変化に伴い変動する．これをパスロスあるいは長区間中央値

変動と呼ぶ．すなわち，移動伝搬路における受信信号レベルは，図 1-3 に示すように，瞬

時値変動と短区間/長区間中央値変動の重畳により表される[1-23]． 

 

長
区

間
中

央
値

距離変動
（パスロス） 距離

距離短
区

間
中

央
値

距離

瞬
時

値

中央値変動
（シャドウイング）

瞬時値変動
（フェージング）

 
図 1-3 セルラ移動通信における電波伝搬特性 

 
さらに，建物や地物などにより異なる伝搬路を経由して，伝搬遅延時間の異なる複数の

パス（マルチパス）が生じるマルチパスフェージング環境において，広帯域の信号伝送を

行う場合，周波数帯域内で受信信号レベルが変動する周波数選択性フェージングが生じる．

送信アンテナ数が NTX, 受信アンテナ数が NRX の場合の，マルチパスフェージング環境にお
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ける受信信号ベクトル r(t) = (r0(t), r1(t), …, )(1 tr RXN - )T （ rn(t)は受信アンテナ n 

( 10 -££ RXNn )における受信信号）は，次式で表すことができる[1-24]． 
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ここで，Hl(t)はチャネル行列，x(t)は送信信号ベクトル，n(t)は雑音ベクトルであり，それ

ぞれ以下のように表わされる． 
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ここで， )(txm は送信アンテナ m からの送信信号波形であり，Sm,n はフェージング変動を平

均した短区間平均の受信信号電力， )(,, tlnmx はパス l の瞬時のパス利得である．また，

1])([1

0

2
,, =å -

=

L

l lnm tE x （E[ ]はアンサンブル平均を示す）であり， lt はパス l の受信遅延時間

である．Sm,n は次式で表される[1-23]． 

 
10/

,
,10 nm

lossd
APS mnm

h
a

-××=    (1-3) 

 
ここで，Pmは送信アンテナ m の送信電力，d は BS と MS 間の距離，A は地形の特徴（市

街地・郊外地等），周波数やアンテナ高等で決まる定数で，無指向性の送信および受信アン

テナを用いたときの値が文献[1-25]に示されている．alossは伝搬損失指数で，市街地ではa loss

は 3 – 4 となり， lossd a/1 は BS と MS 間の距離の変化に伴う受信信号電力の変動（長区間変

動または距離変動）を示している．hm,n は MS 周辺の建物や地物の高低等に起因して数十 m

程度の区間を周期に持つシャドウイングによる短区間中央値変動を表すランダムな変数で

ある．シャドウイング変動は対数正規分布に従い，その標準偏差は市街地では 5 – 8 dB と

なる[1-23],[1-25]． 

周波数選択性フェージング環境下では，受信信号レベルの変動およびマルチパス同士が

干渉し合うことに起因して符号誤りを生じる．このため，広帯域な高速データ伝送を高品
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質に実現するためには耐マルチパスフェージング技術の適用が必須である． 

 
1.2.2 多元接続方式 

移動通信においては，限られた周波数資源でできるだけ多くのユーザを収容できる周波

数利用効率の高い多元接続方式（マルチプルアクセス方式）が必要とされる．移動通信に

おいて，システム帯域内において，複数ユーザが同時に通信を行うための多元接続方式は，

図 1-4 に示す 3 方式に大別される． 

(a) 周波数分割多元接続(FDMA: Frequency Division Multiple Access)方式 

(b) 時分割多元接続(TDMA: Time Division Multiple Access)方式 

(c) 符号分割多元接続(CDMA: Code Division Multiple Access)方式 

 

Time

Code

Freq. User #1

User #2

User #3

CodeCode

Time Time

U
se

r #
1

U
se

r #
2

U
se

r #
3 User #1

User #2
User #3
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(a) FDMA   (b) TDMA      (c) CDMA 

図 1-4 多元接続（マルチプルアクセス）方式 

 
FDMA 方式は，通信を行うユーザ毎に異なる狭帯域の搬送波周波数（チャネル）を割り

当て，ユーザはその搬送波周波数を占有して通信を行う方式であり，TACS 方式，AMPS

方式，NTT 方式等の 1G のアナログ方式において用いられていた．また，TDMA 方式は，

送信スロットを時間方向に分割し，通信を行うユーザは時間方向に分割したスロットを割

り当てられて通信を行う方式であり，PDC 方式や GSM 方式等の 2G の移動通信システムで

用いられている．一方，CDMA 方式は，スペクトル拡散に基づき多元接続を行う方式であ

り，FDMA や TDMA と異なり，複数のユーザが同じ周波数帯域，時間を共有して通信を行

い，各ユーザの識別は固有に割り当てられた拡散符号によって行われる．したがって，原

理的には，（擬似）直交する拡散コード数分のユーザを収容することができる．CDMA 方

式は, 2Gの IS-95 (cdmaOne)，3GのW-CDMA方式および cdma 2000方式で用いられている． 

さらに，3.9G の LTE および 4G の LTE-Advanced の下りリンク無線アクセス方式として，

先に述べた FDMA 方式において，隣接するキャリア（サブキャリアと呼ぶ）間の直交性を

実現しながら，サブキャリア間隔を最小限に狭めて，マルチキャリア伝送することにより，
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従来の FDMA 方式に比較して，さらに，高い周波数利用効率を実現する，直交周波数分割

多元接続方式(OFDMA: Orthogonal Frequency Division Multiple Access)をベースとする無線

アクセス方式が採用されている． 

ここで，これらの多元接続方式は互いに独立して用いられるのではなく，複数の多元接

続方式を組み合わせて用いることにより，更なる周波数/時間/コードリソースの柔軟な割り

当てを実現し，周波数利用効率を更に増大することができる．例えば，2G である GSM 方

式，PDC 方式においては，TDMA 方式と FDMA が併用されており，周波数・時間領域に

おいて柔軟なチャネル（リソース）割り当てを行う．また，3.5G の HSPA 方式においては，

CDMA 方式と TDMA 方式を組み合わせることにより，同一ユーザの信号をコード多重し

ながら，チャネル状態の良好なユーザを TDMA で割り当てることにより周波数利用効率を

増大させる．3.9G の LTE では，後述のスケジューリング技術の適用により，異なるユーザ

のデータを(O)FDMA および TDMA で多重する．また制御チャネルにおいては CDMA 多重

方式も用いられている． 

近年，図 1-5 に示すように，マルチアンテナ信号伝送の MIMO ビームフォーミング技術

を用いて，異なるユーザを互いに直交する指向性ビームで多重する空間分割多元接続

(SDMA: Space Division Multiple Access)が注目されている．SDMA は，TDMA, FDMA, CDMA

の多元接続方式と組み合わせて用いられる．SDMA は LTE 方式において，マルチユーザ

MIMO (MU-MIMO: Multi-User MIMO)とも呼ばれている[1-26]． 

 

BS

MS#1

MS#2

MS#3

MS#4

 
図 1-5  空間分割多元接続 (SDMA) 

 
1.2.3 デュープレクス方式 

移動通信において，双方向通信を実現するために，BS から MS への下りリンクのチャネ

ルと，MS から BS までの上りリンクのチャネルを分離しなければならない．このように各

リンクのチャネルを分離して双方向通信を実現する方式をデュープレクス方式という．デ

ュープレクス方式は，図 1-6 に示すように，下り/上りリンクのチャネルを，使用する周波

数で分離する FDD (Frequency Division Duplex)方式と，同一周波数を時間で分離する TDD 
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(Time Division Duplex)方式に分類される． 

 
Time

Fr
eq

Time

Fr
eq

上りリンク

下りリンク 上りリンク 下りリンク  
(a) FDD 方式    (b) TDD 方式 

図 1-6 デュープレクス方式 

 
FDD 方式では，上り/下りリンクで異なる周波数帯（ペアバンド）を用いるため，それぞ

れのチャネルを時間的に連続して占有することができる．したがって，片リンクでのチャ

ネル通信品質情報をもう一方のリンクを用いて，短時間でフィードバックすることが可能

である．また，同一の信号を時間的に繰り返して送信することにより，通信品質を向上す

ることが容易に実現できるため，カバレッジエリアの増大に適している．しかしながら，

ペアバンドが必要となるため，TDD 方式に比較すると，一般に広い帯域幅が必要となる． 

一方，TDD 方式は周波数を確保する際にペアバンドが不要となる．また，上りリンクと

下りリンクで同一の周波数帯を用いるため，上りリンク/下りリンクの瞬時のフェージング

変動の相関が高く，この特徴を利用した送信電力制御やマルチアンテナ信号伝送法も検討

されている．しかしながら，上りあるいは下りリンクの同一チャネルの信号が時間的に連

続して送られないため，制御情報のフィードバック遅延が増大する．本論文は，主に，FDD

方式を対象とした研究である． 

 
1.2.4 セル構成 

一般的な無線通信の使用形態としては，図 1-7 に示すように，以下のような分類が考え

られる． 

(a) MS 同士が，BS およびコアネットワークを介さずに直接電波により通信を行うもの 

(b) サービスエリア内に存在する 1 つの BS と MS の間で通信を行うもの 

(c) サービスエリア内に複数の BS を配置し，MS は伝搬損失の最も小さい最寄りの BS

との間で信号の送受信を行うもの 
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MS MS     
MS

BS

 
(a) MS 間相互通信      (b) 1BS と MS 間の通信 

 

MS

BS

 
(b) 複数の BS の内, 伝搬損失最小の BS と MS 間の通信 

図 1-7 BS 構成からみた無線通信の分類 

 
セルラ移動通信では，上記の(c)の方法が用いられる．このとき，1 つの BS からの電波が

届く範囲をセル（あるいはゾーン）と呼ぶ．1 つの BS でカバーする範囲に応じて，マクロ

セルエリア（セル半径：～数 km），マイクロセルエリア（セル半径：～数百 m）等に分類

される．セル半径が大きいほど，ある地域全体をカバーするための BS 数を低減すること

ができるが，1 BS 当たりが収容するユーザ数が増大するため，大きなシステム容量を必要

とする．建物等の反射, 回折による伝搬損失が大きく，また，各セルが収容可能なユーザ

数，データトラヒック量には上限があるため, 一般的に，都市部ではセル半径が小さく, 郊

外に行くに従い，セル半径は大きくなる． 

さらに，セルラ移動通信システムでは，1 BS 当たりのシステム容量（収容ユーザ数もし

くはデータトラヒック量）を増大するために，図 1-8 に示すように，固定の指向性アンテ

ナを用いて，1 つのセルを複数のセクタに分割する方式が用いられる． 

 

MSBS

セクタ#1

セクタ#2

セクタ#3

 
図 2.1-6  セクタ構成 

 
1.2.5 周波数繰り返し 

前節で述べたように，セルラ移動通信では，限られた周波数で広範囲のサービスエリア

をカバーするために，複数の BS を面上に並べて，サービスエリアを形成するセル方式が

用いられる. ここで，FDMA，TDMA 方式では，一般に，隣接するセル（セクタ）におい

て同一の周波数帯域を用いた場合，隣接セル（セクタ）からの干渉が大きくなるため，セ

ル境界における受信品質が大きく劣化する．したがって，1G および 2G の移動通信システ
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ムでは，図 1-9(a)に示すように，隣接セル（セクタ）において異なる周波数帯域を用い，

それらを繰り返し割り当てる複数セル周波数繰り返し（図は 3 セル周波数繰り返しの場合

の例）が用いられる.  

一方，3G の DS-CDMA 方式では，各ユーザの識別を固有に割り当てられた拡散符号によ

り行うため，図 1-9(b)に示すように同一の周波数帯域を隣接するセル（セクタ）で用いる

ことができる（1 セル周波数繰り返し）．1 セル周波数繰り返しの適用により，3 セル周波

数繰り返しのような複数セル周波数繰り返しに比較して，マルチセルシステムにおけるシ

ステム容量の増大が実現できる．また，周波数配置等の無線回線設計の複雑さを軽減でき

るため，セル設計・管理が容易であるという利点がある． 

3.9G の LTE 無線アクセス方式である OFDMA においても，セル（セクタ）毎に異なるス

クランブル符号の乗算，さらに，セル端のユーザに対して，低チャネル符号化率およびシ

ンボル繰り返しの適用により，3G と同様，1 セル周波数繰り返しを実現する． 
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(a) 3 セル周波数繰り返し      (b) 1 セル周波数繰り返し 

図 1-9  周波数繰り返し 
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1.3 移動通信システムと基本要素技術 
本節では，本論文の研究対象となる移動通信システムである，W-CDMA 方式，LTE およ

び LTE-Advanced における無線アクセス方式とその基本要素技術について概説する． 

 
1.3.1 W-CDMA 方式(3G) 

3G の W-CDMA 方式では DS-CDMA 方式が用いられており，IMT-2000 における目標の 1

つである高品質・高速伝送をシングルキャリアで実現するために，拡散帯域幅は IS-95 方

式の 1.25 MHz に対し 5 MHz の広帯域システムである．広帯域化により Rake パスダイバー

シチ効果の向上，最大 2 Mbps までの高速伝送がシングルキャリアで可能となる[1-24]． 

W-CDMA (DS-CDMA)方式の原理を図 1-10 に示す．送信情報データ系列を，各ユーザ固

有に割り当てられたシンボルレートに比較して高速なレートの拡散符号で広帯域の信号に

拡散して伝送する．この帯域拡大された高速のデータ系列のことをチップ，拡散データの

変化する速度をチップレートと称する．チップレートとシンボルレートの比は拡散率（SF: 

Spreading Factor）と呼ばれる．受信機側では，送信側で拡散に用いた拡散符号と同じ拡散

符号を用いて相関検出を行う（この過程を逆拡散という）ことにより元の情報データ系列

を再生する．この場合，他ユーザの受信信号は，拡散符号が異なるので，平均的に SF 分の

1 に信号電力に低減される． 

 

Transmitted
data

Spreading
code

Recovered
data

Spreading
code

B (>>W)

Mutiple access 
interference

Spreading Despreading

frequency

W
Channel coding
and modulation

Demodulation
and decoding

Filter

B (>>W)

WW

 
図 1-10 W-CDMA 方式 

 
このように，DS-CDMA では全てのユーザが同じ周波数帯域，時間を共有してユーザ毎

に異なる拡散符号を用いて通信を行うため，周波数利用効率を増大することができるが，

同じ周波数帯域での同時通信ユーザの数が増大するに従って，この干渉電力も増大する．

したがって，所定の受信品質（BER，フレーム誤り率(FER: Frame Error Rate)）を満たす希

望波信号電力対干渉および雑音電力比(SINR: Signal-to-Interference plut Noise power Ratio)よ
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り，システムで収容できる通信ユーザ数が決まる干渉リミテッドなシステムである．以下，

W-CDMA 方式における主な適用技術について述べる． 

 
 コヒーレント Rake 受信 

W-CDMA 方式では拡散帯域幅が 5 MHz と広帯域化されているため，受信信号を受信信

号の拡散符号に対して同期した拡散符号レプリカを用いて逆拡散することにより，伝搬遅

延時間の異なる複数のマルチパス成分に時間分離することができる．この場合，希望波信

号の受信タイミングに同期して，拡散符号レプリカで逆拡散する必要があり，各パスの受

信タイミングを検出する必要がある．受信機では，情報 1 シンボル内で受信機での拡散符

号レプリカのタイミングを 1 チップずつずらして 1 シンボル区間（SF チップ区間）にわた

り逆拡散して電力遅延プロファイルを生成する（図 1-11 参照）．この生成した電力遅延プ

ロファイルから，受信電力の大きなパスから順に，チャネル推定部，位相変動補償部の個

数（Rake フィンガ数と呼ぶ）だけ，選択して Rake 合成用のパスとする． 

W-CDMA 方式では広帯域化によりチップレートが 3.84 Mchip/s と高速になるので，1 チ

ップ長は 0.26 ms になり，この分解能でマルチパスフェージングチャネルを伝搬した信号を

マルチパスに分離することができる．W-CDMA 方式では，MS の移動に伴う受信パス数，

パスの受信信号電力・受信タイミングが頻繁に変わるため，これらに追従して Rake 合成に

効果的なパスを選択するための高精度パスサーチが必須となる[1-27]． 
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図 1-11 コヒーレント Rake 合成 

 
 受信 SINR 測定に基づく高速送信電力制御技術 

セル内の全 MS が同一のキャリア周波数を用いる DS-CDMA 方式では，上りリンクにお

いて複数の MS が一定の送信電力で信号を送信した場合，BS から遠方に位置する MS の受

信信号電力は BS 近傍の MS からの受信信号によるマルチアクセス干渉(MAI: Multiple 

Access Interference)に埋もれてしまう「遠近問題」が生じる．そこで，W-CDMA 方式では，
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BS における各 MS の受信 SINR を測定し瞬時のフェージング変動を補償するように送信電

力を制御することにより受信SNIRを一定に保つ高速送信電力制御(TPC:Transmission Power 

Control)の適用が必須である．一方，下りリンクにおいては同一伝搬路内では MS の位置に

よらず受信 SINR は一定であるものの，自セル内のマルチパスは独立なフェージング変動

をし，また，セル周辺では他セルからの干渉の影響が大きくなるため，マルチパス干渉(MPI: 

Multipath Interference)および他セル干渉に対して受信 SINR を一定に制御する適応高速 TPC

が下りリンクにも適用される． 

SINR 測定に基づく高速 TPC ループの構成を図 1-12 に示す．高速 TPC はインナーループ

とアウターループの 2 ループにより構成される[1-28]．インナーループでは，各時間スロッ

トの Rake 合成後の信号の受信 SINR を測定し，この測定 SINR 値が目標 SINR 値に等しく

なるよう送信電力の増減を 2 値の TPC コマンドビットにより制御する．しかしながら，Rake

合成後の受信 SINR と所要受信品質(FER)の関係は，マルチパス数，最大ドップラ周波数等

の伝搬環境および SINR 測定法に依存するため，伝搬環境および SINR 測定法によって所要

受信品質を満たすための目標 SINR が異なる．そこで，所要受信品質に対して高精度な TPC

を行うために，FER を目標値に近づけるよう，目標 SINR を制御するアウターループ制御

が高速 TPC と併用される． 
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combiner

Channel
decoding

Error 
detection

FER
measurement

Target
FER

SINR
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Target
SINR

TPC command 
generation

TPC command bit

Inner 
loop
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loop

 
図 1-12 SINR 測定に基づく高速送信電力制御 

 
 ソフト/ソフタハンドオーバ（マクロダイバーシチ）技術 

W-CDMA 方式では，1 セル周波数繰り返しであることから，MS が複数のセル（セクタ）

と無線リンクを接続して通信を行うソフト（ソフタ）ハンドオーバを行うことにより，セ

ル周辺での受信品質の向上，無瞬断通信が可能となる[1-29]．MS は現在データチャネルを

接続しているセルのパイロット信号の受信電力と周辺セルのパイロットの受信電力差が予

めシステムで決められたしきい値以内に入ると複数のセルサイトあるいはセクタとデータ

チャネルの接続を行う． 

W-CDMA 方式の下りリンクでは，複数のセルおよびセクタ間のパスの合成を最大比合成

(MRC: Maximal Ratio Combining)により行う．一方，上りリンクでは，セクタ間マクロダイ
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バーシチ合成は MRC により合成するが，異なるセル間のマクロダイバーシチは，各セル

サイトでの誤り訂正後の硬判定データ系列および信頼度情報を上位局(RNC: Radio Network 

Controller)に伝送し，RNC において信頼度情報に基づいて各セルから伝送されてきた復号

後のデータ系列を選択合成(SC: Selection Combining)する． 

 

1.3.2 LTE (3.9G) 
LTE では，下りリンクで OFDM，上りリンクで SC-FDMA アクセス方式が用いられる．

OFDM は，高速データレートの広帯域信号を多数の低速データレートのマルチキャリア信

号を用いて並列伝送することにより，マルチパス干渉に対して耐性の高い高品質信号伝送

が実現できる．さらに，OFDM は狭帯域幅のサブキャリア信号を用いるために，送信サブ

キャリア数を変更することにより 1.4 – 20 MHz までの広範囲な信号帯域幅に柔軟に対応で

きる．一般に OFDM では，各 OFDM シンボルの先頭に Cyclic Prefix (CP)と呼ばれるガード

区間を設けることにより，前シンボルの遅延波が次の OFDM シンボルに及ぼすシンボル干

渉およびサブキャリア間の直交性の崩れに起因するサブキャリア間干渉を完全に除去する

ことができる． 

一方，上りリンクは下りリンクと異なり，MS の低消費電力化が重要な要求条件である．

特に送信部の電力増幅器は MS の消費電力で大きな割合を占める．つまり，同じ最大送信

電力の電力増幅器を仮定した場合，ピーク電力対平均送信電力比 (PAPR: Peak-to-Average 

Power Ratio)が低いほど，同じ受信性能を実現できるカバレッジエリアを増大することがで

きる．このように上りリンクでは，MS の低消費電力化の観点から，低 PAPR の伝送方式を

採用し，かつ送信すべきトラヒックのデータレートに応じた最小の送信電力でデータチャ

ネルを送信する．また，送信信号帯域幅を広くすると周波数領域の伝搬路変動を平均化す

る周波数ダイバーシチ効果は増大する．しかしながら，必要以上に信号帯域幅を拡大する

と無線伝搬路の推定に必要なリファレンス信号の電力密度が低減するため，伝搬路の推定

精度の劣化に起因して受信特性が劣化する．したがって，LTE の上りリンクにおいては，

送信トラヒックの情報レートに応じた可変帯域幅の SC-FDMA が用いられる． 

LTE では，3.5G の HSPA に比較して高いピークスループット，周波数利用効率等のシス

テム性能の要求条件が規定されており，前述した無線アクセス方式の特性を活かした様々

な要素技術が適用される．以下，LTE において適用された主な要素技術について述べる． 

 

 Localized FDMA/Distributed FDMA 
LTE の FDMA ベースの無線アクセスにおける信号伝送法として，Localized FDMA 送信

とDistributed FDMA送信の 2通りの方法が用いられる．Localized FDMA送信とは，図 1-13(a)

に示すように，連続する複数のサブキャリアをまとめて特定のユーザに割り当てる方式で

あり，後述のチャネル状態に基づく周波数スケジューリングとの組み合わせにより，ユー
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ザスループット，セルスループットの増大に有効な送信方法である．一方，Distributed FDMA

送信とは図 1-13(b)に示すように，全帯域を用いて，離散的に複数のサブキャリアを割り当

てる方式である. 共通制御チャネルのように複数のユーザに同報する場合，また，周波数

スケジューリング制御が追従できない高速移動ユーザに対して，広帯域のチャネル変動の

平均化効果により周波数ダイバーシチ効果を得ることができる． 

 
MS#1 MS#2 MS#3 MS#4 MS#5

Freq.
 

(a) Localized FDMA 送信 

 
MS#1 MS#2

Freq.
 

(b) Distributed FDMA 送信 

図 1-13 Localized 送信/Distributed 送信 

 
 周波数スケジューリング 

LTE では，図 1-14 に示すように，共有データチャネルを複数のユーザで時間領域および

周波数領域でパケットスケジューリングにより共有することにより，セクタスループット

を増大させる[1-30]-[1-33]． 

下りリンクのパケットスケジューリングでは，MS は無線リソースブロック(RB: Resource 

Block)あるいは複数の連続する RB から構成されるサブバンド単位ごとに受信 SINR を測定

し，上りリンクの制御チャネルにより BS に報告する．BS は，複数 MS から通知された各

RB（サブバンド）の受信 SINR 情報をもとに，各サブフレームにおけるをスケジューリン

グにより選択された MS に送信する．セル内のユーザ間のデータ速度と遅延時間の公平性

を損なわないスケジューリングアルゴリズムとして，Proportional Fairness (PF)と呼ばれる方

法が有名である．これは，各 MS の瞬時の受信 SINR と長区間の平均受信 SINR 比（あるい

は，瞬時のデータレート/平均データレート比）を比較し，これが最も大きい MS にパケッ

ト送信機会を割り当てることにより，各 MS に対するパケット送信機会の割り当て時間を

ほぼ公平にした上で，無線リンク状態の良好な MS から優先的にパケット割り当てを行う． 
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図 1-14 周波数領域スケジューリング 

 
 MIMO 多重伝送技術 

MIMO 多重伝送は，図 1-15 に示すように，各送信アンテナから，異なるデータ信号を同

一の時間・周波数を用いて送信し，受信側において信号分離を行うことにより伝送レート

を増大する技術であり[1-34]-[1-36]，LTE では，SU (Single User)-MIMO と呼ばれる．MIMO

多重伝送を適用することにより，送信アンテナ数が NTX の場合，1 送信アンテナ時に比較し

て，最大で NTX 倍にピークデータレートを増大できる．LTE の下りリンクにおけるピーク

データレートの要求条件である 100 Mbps 以上を帯域幅 20 MHz で実現するためには，

MIMO 多重伝送の適用が必須となる．LTE では，最大で 4-by-4 MIMO を用いる MIMO チャ

ネル伝送がサポートされており，最大約 300 Mbps のデータレートを実現できる． 
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図 1-15 MIMO 多重伝送 

 
 Single Frequency Netowrk (SFN) におけるソフト合成を用いる MBMS 伝送 

前述の通り，OFDM では CP 内に含まれる遅延波によるシンボル干渉およびサブキャリ

ア間を完全に除去することができる．この特徴を利用して，LTE では，複数の BS から同
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一の信号を同期して送信し，MS において，CP 内に含まれるこれらの信号を全て希望信号

としてソフト合成する送信法が，マルチキャスト・ブロードキャスト信号伝送(MBMS: 

Multimedia Broadcast Multicast Service)に適用される（図 1-16）．  
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図 1-16 SFN におけるソフト合成を用いる MBMS 伝送 

 
1.3.3 LTE-Advanced (4G) 

3GPP における LTE-Advanced の無線アクセス方式では，下りリンクにおいてピークデー

タレート 1 Gbps 以上，上りリンクにおいて 500 Mbps 以上のピークデータレートの実現，

さらに，LTE に比較して更なるシステム容量の増大のために，周波数帯域幅が最大 100 MHz

程度のより広帯域なスペクトラムが用いられる．しかしながら，無線インターフェースの

抜本的な改革という意味では，3G から 3.9G へのステップアップの方が大きく，3.9G から

4G への移行で重要なのは，スムーズなシステム導入（広帯域化）の実現である．したがっ

て，LTE-Advanced では，同じシステム帯域内において LTE と LTE-Advanced の MS を同時

にサポートできる無線インターフェース（LTE とのバックワードコンパチビリティの保持）

が基本的な要求条件となっている．このため，基本となる無線アクセス方式，物理チャネ

ル構成は LTE から引き継がれる． 

LTE とのバックワードコンパチビリティを保持しつつ，広帯域化を実現するため，

LTE-Advanced では，図 1-17 に示すような Carrier aggregation が適用される[1-37]．Carrier 

aggregation では，全送信帯域幅は複数の Component Carrier (CC)と呼ばれる基本となる周波

数ブロックから構成される．図は全送信帯域幅が 100 MHz の場合の例で，システム帯域が

5 つの 20 MHz 帯域幅の CC で構成されている．各 CC の帯域幅は，LTE の MS をサポート

するため，LTE で既にサポートされている帯域幅（最大 20 MHz）を用いる．LTE-Advanced

では，100 MHz のような非常に広い周波数帯域幅への適用が想定されるものの，MS の最

大の送受信可能帯域幅については，端末の形態等に応じて複数のオプションが定義される

ものと考えられる．したがって，各 MS はサポート可能な帯域幅に応じて，図 1-17 のよう

にひとつもしくは複数の CC が割り当てられ通信を行う． 
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図 1-17  LTE-Advanced における広帯域化(Carrier aggregation) 
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1.4 研究の位置付け 
1.3 節で述べたように，3 / 3.5G（W-CDMA / HSPA 方式）では上下リンクとも，3.9 / 4G

（LTE / LTE-Advanced 方式）では上りリンクにおいて，広カバレッジ化，低消費電力化を

実現する低 PAPR の特徴を有するシングルキャリア伝送方式が採用されている．近年のモ

バイルトラフィック増大の需要に応え，さらに，上下リンクで対称なデータサービスを提

供するためには，シングルキャリア伝送方式を用いる上りリンクにおいても高速・大容量

化が重要な課題である．そこで，本論文は，このようなシングルキャリア伝送方式を用い

る広帯域の無線アクセスにおける高効率信号伝送技術の実現を目的として，以下の研究成

果をまとめたものである． 

(1) 第 2 章: 広帯域 CDMA 方式におけるチップ等化器の干渉抑圧効果 

(2) 第 3 章: 超広帯域 DS-CDMA 方式における適応無線リンク制御法と屋外実験評価 

(3) 第 4 章: 広帯域シングルキャリア FDMA 方式におけるパイロットチャネル構成 

(4) 第 5 章: 広帯域シングルキャリア FDMA 方式における制御チャネル構成 

(5) 第 6 章: 広帯域シングルキャリア FDMA 方式における高効率データ信号伝送技術 

本論文は，図 1-18 のように構成されている．以下に各章の概要および各章の関係につい

て述べる． 

 

第2章: 広帯域CDMA方式におけるチップ等化器の

干渉抑圧効果
– 他セル干渉を抑圧するスライディング窓を用いる

チップ等化器

第3章: 超広帯域DS-CDMA方式における適応無線
リンク制御法と屋外実験評価
– 適応拡散・チャネル符号化利得制御法
– 40 MHz帯域幅を用いる屋外走行実験

第4章: 広帯域シングルキャリアFDMA方式における

パイロットチャネル構成
– FDMAとCDMAを併用する直交パイロット構成
– パイロットブロックサイズ・挿入数，系列の最適化

第5章: 広帯域シングルキャリアFDMA方式における

制御チャネル構成
– シングルキャリア伝送に適する制御チャネル構成
– 符号化情報を用いる協調最尤検出法

第6章: 広帯域シングルキャリアFDMA方式における

高効率データ信号伝送技術
– star 16QAMデータ変調
– マルチキャリア/クラスタ伝送時のピーク電力抑圧

DS-CDMA

SC-FDMA

高機能受信
信号処理技術

・ データチャネル
・ 5 MHz帯域

・ データチャネル
・ ４０ MHz帯域

・ パイロットチャネル
・ ～20 MHz帯域

・ 制御チャネル
・ ～20 MHz帯域

・ データチャネル
・ ～100 MHz帯域

適応無線リンク
制御技術

高カバレッジ
化技術

アクセスユーザの
高効率収容技術

高効率信号伝送技術

・ 高速・大容量

・ 柔軟な無線インタ

フェースの設計

・ ピーク電力抑圧

・ 高速・大容量

 
図 1-18 本論文の構成 

 
第 2 章では，広帯域 CDMA 方式（HSPA 方式）において課題となるマルチパス干渉を抑
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圧し，スループットの増大に有効な高機能受信機として，チップ等化器について検討する．

具体的には，自セルのマルチパス干渉に加えて他セルの干渉も抑圧するスライディング窓

を用いるチップ等化器の構成を提案し，マルチパス干渉キャンセラとのスループット特性

比較を行う． 

第 3 章では，超広帯域 DS-CDMA を用いる無線アクセス方式において，伝搬チャネル状

態に応じて情報レート制御を行う適応無線リンク制御技術について検討する．具体的には，

Rake 受信機を前提とした場合に，QPSK データ変調を用いて，拡散およびチャネル符号化

利得を変化させ，瞬時の受信 SINR に応じて最大のスループットを実現する制御法を提案

する．また，試作した 40 MHz 帯域幅を有する実験装置による屋外伝送実験により，提案

法の実現性，および提案法を適用した場合のスループット特性を明らかにする． 

 第 4 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリ

ンクパイロットチャネル構成について検討する．具体的には，LTE の上りリンクを対象と

して，同一基地局の同時アクセスユーザを柔軟にサポートするための FDMA と CDMA を

併用する直交パイロットチャネル構成を提案し，その有効性を明らかにする．さらに，無

線サブフレーム内に多重するパイロットブロックのサイズおよび挿入数，パイロットチャ

ネルに適した信号系列について検討する． 

 第 5 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリ

ンク制御チャネル構成および受信信号処理技術について検討している．具体的には，LTE

の上りリンクを対象として，シングルキャリア伝送を維持しつつ，制御信号を効率的に伝

送する制御チャネル構成を提案し，その有効性を明らかにしている．さらに，制御信号の

高品質受信を実現する符号化情報を用いる協調最尤検出法を提案し，ブロック誤り率低減

の観点から，提案法の有効性を明らかにする． 

 第 6 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式において，デー

タチャネルに対する高効率信号伝送技術について検討する．具体的には，LTE の上りリン

クの無線インターフェースを想定し，PAPR 低減とブロック誤り率劣化のトレードオフの

関係を考慮して，最適な star 16QAM データ変調方式を検討する．また，LTE-Advanced の

上りリンクで採用されているシングルキャリア FDMA をベースとしたマルチキャリア/ク

ラスタ信号伝送で課題となる PAPR の増大を，クリッピング・フィルタリング法により抑

圧する効果に関して検討する． 

 最後に，第 7 章は，第 2 章から第 6 章までの研究成果を総括し，本論部のまとめとする． 
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第2章 広帯域 CDMA 方式におけるチップ 
等化器の干渉抑圧効果 

 
2.1 まえがき 

3GPP (3rd Generation Partnership Project)において，W-CDMA (Wideband Code Division 

Multiple Access)方式[2-1],[2-2]の無線インターフェースを拡張して，最大情報伝送速度 2 

Mbps 以上を実現する下りリンク高速パケット伝送(HSDPA: High Speed Downlink Packet 

Access)方式[2-3]の仕様が完成されている．HSDPA では，各ユーザの無線リンクの状態に応

じて，データ変調多値数およびチャネル符号化率を適応的に切り替える適応変調・チャネ

ル符号化(AMC: Adaptive Modulation and Coding)，高速に各ユーザにチャネルを割り当てる

スケジューリング等のリンクアダプテーション技術や，ハイブリッド自動再送要求(HARQ: 

Hybrid Automatic Repeat reQuest)を適用することで，スループットの増大を実現する．しか

しながら，5 MHz 帯域を用いた広帯域伝送では，マルチパスフェージング（周波数選択性

フェージング）が生じ，マルチパス干渉(MPI: Multipath Interference)に起因して希望波信号

電力対干渉電力比(SIR: Signal-to-Interference power Ratio)が大きく劣化する．したがって，

HSDPA によって多値データ変調を用いて高速パケット伝送が実現できる領域は，マルチパ

スの影響が小さい基地局の極近傍の領域に限定されてしまう．このような MPI を低減しマ

ルチパス環境において，多値データ変調時のスループットを大きく改善するため，マルチ

パス干渉キャンセラ(MPIC: Multipath Interference Canceller)[2-4]や，ZF (Zero-Forcing)あるい

は MMSE (Minimum Mean Square Error)規範によりチップレベルでマルチパスの等化を行う

線形等化器（チップ等化器）が提案されている[2-5]． 

本章では，5 MHz 帯域を用いた広帯域伝送を行う HSDPA の無線インターフェースを改

定し，マルチパスフェージング環境において，自セルの下りリンク共通チャネル(DSCH: 

Downlink Shared Channel)の MPI を抑圧する MPIC とチップ等化器のスループット特性を計

算機シミュレーションにより比較評価する．さらに，自セルの MPI に加え，大きな他セル

干渉を与えるセルからのマルチユーザ干渉(MUI: Multiuser Interference)の除去を行うチップ

等化器の構成を提案し，他セルの MUI の除去を考慮した MPIC[2-6]およびチップ等化器を

用いた場合のスループット特性比較より，その適用領域を明らかにする．本章の構成を以

下に示す． 

· 他セル干渉除去を考慮した MPIC およびチップ等化器の構成および動作原理（2.2 節） 

· 他セル干渉除去を考慮した MPIC およびチップ等化器のスループット特性比較および

適用領域の明確化（2.3 節） 
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2.2 他セル干渉除去を考慮した MPIC とチップ等化器の構成およ

び動作原理 
本節では，他セル干渉除去を考慮した MPIC とチップ等化器の構成および動作原理を説

明する．簡単のため，1 アンテナ受信，L = 2 パスフェージング環境（パス間の遅延時間差

Dチップ）の場合について述べる．また，セル数を 2 とし，セル番号は右肩の添え字
s
（s = 

0, 1 はそれぞれ，自セルおよび他セルに対応）で表すものとする． 

 
2.2.1 パケットチャネルの構成 

本評価に用いる HSDPA のパケットフレーム構成を図 2-1 に示す．高速パケットチャネル

は K = 10 個のコードチャネルで構成される．1 パケット長は Ns = 3 スロット長(= 2 ms)であ

る．また，このパケットチャネルに加え，ユーザ端末におけるチャネル推定のための共通

パイロットチャネル(CPICH: Common Pilot Channel)が符号多重される． 
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Data#2

Data#10

160 symbols

1 packet (= 3 slots = 2 ms)

Common pilot channel (CPICH)

Data

Data

Data

160 symbols

Data

Data

Data

160 symbols

DataCode #1

Data#2

Data#10

160 symbols

1 packet (= 3 slots = 2 ms)

Common pilot channel (CPICH)

Data

Data

Data

160 symbols

Data

Data

Data

160 symbols

 
図 2-1 パケットフレーム構成 

 
送信拡散信号

sS （1 シンボル長）は，行列表示で次のように表せる． 
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ここで，

sC は拡散符号を表す行列で，
s

icpichc , および
s
ijc , はそれぞれ，CPICH の拡散符号の

第 i チップ（i = 0, 1, …, SF-1）およびデータチャネルの第 j コードチャネル（j = 0, 1, …, K-1）
の拡散符号の第 i チップとする．また，

sD はデータ変調を表す行列で，
s

cpichd および
s

jd は

それぞれ，CPICH および第 j コードチャネルのデータ変調とする．また，
s
clh , を第 l パス（l 
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= 0, 1），第 c チップ（c = 0, 1, …, SF-1）のチャネルゲインとすると，受信拡散信号 E は次

式で表される． 
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 (2-2) 

 
ここで，

s
lH は第 l パスのチャネルゲインにより構成される行列（以下，チャネル行列と

呼ぶ），n は雑音ベクトルを表す． 

 
2.2.2 マルチパス干渉キャンセラの構成 

図 2-2 に他セル干渉除去を考慮した MPIC のブロック構成を示す．MPIC は複数ステージ

のチャネル推定およびマルチパス干渉推定器(CEIGUs: Channel Estimation and Interference 

Replica Generation Units)から構成される．CEIGU ではアンテナ，パス毎に受信信号推定値

（MPI レプリカ）が生成される．第 1 ステージの CEIGU には，マッチトフィルタ(MF: 

Matched Filter)受信の場合と同様に，受信信号が直接入力される．第 2 ステージ以降の

CEIGU の各パスに対応する逆拡散用 MF へは，受信信号から前ステージで生成された自セ

ルの当該パス以外の MPI レプリカに加え，他セルからの全 MPI レプリカを差し引いた信号

が入力される．各パスのチャネルゲインの推定値（チャネル推定値）は，ステージ毎に逐

次更新される．このチャネル推定値を用いて，ステージ毎に MPI レプリカが更新されるた

め，チャネル推定精度の向上に伴い MPI レプリカの生成精度も向上する．CEIGU（自セル

および他セル用の構成は同一）では，パケットチャネルと同時送信される CPICH の逆拡散

信号を 1 スロット長(= 0.667 ms)にわたり同相平均することで，チャネル推定値を求める．

求めたチャネル推定値を用いてコヒーレント Rake 合成およびアンテナダイバーシチ合成
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を行い，出力の軟判定値を再データ変調することで，仮データ変調成分を得る[2-7]．第 p
ステージにおける仮データ変調を表す行列

sp)(D̂ および推定された第 l パスのチャネル行

列
sp

l
)(Ĥ は，次式のように表される． 
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式(2-3)より，第 p ステージにおける第 l パスの MPI レプリカ

s(p)
lÊ は，次式のように求めら

れる． 

 
spssp
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この MPI レプリカを用いて，第(p+1)ステージにおける第 l パスの自セルおよび他セル用の

CEIGU の MF 入力信号
0)1( +p

lR , 1)1( +p
lR は，それぞれ次式で表される． 
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各ステージでは，MPI レプリカを差し引いた信号に対して，第 1 ステージと同様にチャネ

ル推定，データ変調の仮判定を行い MPI レプリカの更新を行う．最後に，最終ステージに

おいて，Rake 合成後のデータシンボルを誤り訂正復号し，送信情報データ系列を再生する． 
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図 2-2 他セル干渉除去を考慮した MPIC の構成 

 
2.2.3 チップ等化器の構成 
図 2-3 に他セル干渉除去を考慮したチップ等化器のブロック構成を示す．チャネル推定値

は MPIC と同様に，パケットチャネルと符号多重されて送信される CPICH の逆拡散信号を

1 スロット長にわたり同相平均することで求める．チャネル推定値により構成されるチャ

ネル行列
sĤ は，(N+D)行 N 列の行列とする．ここで，N は等化に用いる受信拡散信号のチ

ップ長（等化窓幅）である．よって，MMSE 規範に基づくマルチパス等化のための重み行

列 W は，推定したチャネル行列と雑音電力から次のように求められる． 
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  (2-7) 

 
H12H ˆ)ˆˆ( HIHHW -+= s      (2-8) 

 
ここで，(·)Hは行列の共役転置，s 2 は雑音電力を表す．本評価では，雑音電力s 2 は受信信
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号電力から各セルに対応する受信した CPICH 電力および DSCH 電力（CPICH と DSCH の

電力比は既知と仮定し，CPICH 電力から推定）を差し引くことにより推定した．送信拡散

信号の推定法として，文献[2-5]では送信拡散信号の推定を N チップ毎にブロック化して行

っているが，この場合，ブロック端に位置するチップを等化するために乗算する重み係数

が打ち切られるため，マルチパス等化が十分に行われず，結果として，ブロック端での推

定誤りが増加する．よって，1 チップ毎に送信拡散信号の推定を当該チップに対応する受

信拡散信号を中心とする N チップの受信拡散信号を用いて行うスライド等化器(SWCE: 

Sliding-Window Chip Equalizer)を用いる．したがって，推定される第 n チップの送信拡散信

号
s

nŝ は，次式により求められる． 
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ここで，w は重み行列 W の第 N/2 行ベクトルを表す．最後に，推定された送信拡散信号系

列を逆拡散して得られるデータシンボルを誤り訂正復号し，送信された情報データ系列を

再生する． 
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図 2-3 他セル干渉除去を考慮した SWCE の構成 
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2.3 MPIC と SWCE のスループット特性比較 
2.3.1 シミュレーション諸元 

表 2-1 に本評価で用いたシミュレーション諸元を示す．1 パケット長は Ns = 3 スロット長

(= 2 ms)とし，各スロットには，Nd = 160 個のデータ変調シンボルが存在する．また，基地

局では，このパケットチャネルに加え，絶対同期検波のための CPICH を符号多重し，総送

信電力の 80 %をパケットチャネルに，10 %を CPICH に，残りの 10 %を他の通信/制御チャ

ネルに割り当てるものとした．送信部では，誤り訂正符号化として，符号化率 1/3，拘束長

4 ビットのターボ符号をパンクチャして生成した，符号化率 R = 1/2 または 3/4 のターボ符

号化を用いて情報信号系列を符号化し，4800×m×R ビットの符号化系列を生成した．ここ

で，m はデータ変調多値数であり，QPSK，16QAM に対してそれぞれ，m = 2，4 である．

生成された符号化系列をデータ変調した後，160 シンボル毎に 10 マルチコードパケットチ

ャネルに分配し，OVSF (Orthogonal Variable Spreading Factor)符号により拡散(SF = 16)し，

CPICH (SF = 256)とともに符号多重され，スクランブルコードを乗算して送信信号とした．

また，他セルからの信号のデータ変調方式および符号化率，送信電力分配比，到来パス数

は自セルと同一であると仮定し，異なるスクランブルコードで拡散した． 

送信された信号は，平均受信レベルの等しい L パスレイリーフェージングを受け，各パ

スは最大ドップラ周波数 fD = 5.55 Hzの独立なレイリー変動を受けるものとした．受信部は，

2 ブランチのアンテナダイバーシチ受信を行うものとし，アンテナ間のフェージング相関

は 0 を仮定した．ターボ符号の復号アルゴリズムには Max-Log-MAP 復号を用い，反復回

数を 4 とした．シミュレーション結果において，スループットh は次の式で定義した． 

 

trans

suc
b N

NR ´=h      (2-10) 

 
ここで，Nsuc，Ntrans はそれぞれ，誤りなく受信されたパケット数，全送信パケット数を示

す．また，Rb は情報ビットレートを示す． 
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表 2-1 シミュレーション諸元 

CPICH-assisted (1-slot averaging)Channel estimation
Multipath Rayleigh fading, 

Max. Doppler frequency (fD) = 5.55 HzChannel model

16Spreading factor, SF
10Number of codes, K

10%Other channel
80%Data channel

CPICH

Turbo coding (R = 1/2, 3/4, 
Constraint length = 4 bits) /

Max-Log-MAP decoding (4 iterations)
Channel coding / decoding

2.0 ms (= 3 slots)Packet length

2.4, 3.6, 4.8, 7.2 MbpsInformation bit rate

10%
Power 

allocation

2 branchesAntenna diversity reception

QPSKSpreading
Data QPSK, 16QAM

Modulation

240 ksps
3.84 Mcps

Symbol rate
Chip rate
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Max-Log-MAP decoding (4 iterations)
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2.0 ms (= 3 slots)Packet length

2.4, 3.6, 4.8, 7.2 MbpsInformation bit rate

10%
Power 
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Modulation
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3.84 Mcps

Symbol rate
Chip rate

 
 
2.3.2 シミュレーション結果 
2.3.2.1 孤立セルにおける MPIC と SWCE のスループット比較 

はじめに，検討を行う SWCE に関して，等化窓幅 N がスループットに与える影響を評価

する．図 2-4 に，SWCE を用いたときのマルチパス等化窓幅 N をパラメータとした，2 パ

ス間の遅延時間差 D（チップ）に対するスループット特性を示す．また，4 ステージの MPIC

を用いたときのスループット特性も併せて示す．R = 3/4のQPSKデータ変調を用い，L = 2，

情報 1 ビット当たりの平均受信信号電力対背景雑音電力密度比(Eb/N0)を 4 dB とした．図 2-4

より，MPIC はパス間の遅延時間差の制約がないため，遅延時間差に依存せず，一定のス

ループット特性が得られている．一方，SWCE は遅延時間差の増大に伴いスループット特

性が劣化している．これは，等化窓幅に対してパス遅延時間差が大きくなると，チップ間

の相互相関伝搬の打ち切りに起因してマルチパス等化が十分に行えないためと考えられる．

したがって，パス遅延による特性の劣化は等化窓幅を増加させることにより低減すること

ができ，N = 64 および 32 の場合，それぞれ 12 および 4 チップ遅延までは十分に MPI を抑

圧できることがわかる． 
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図 2-4 パス遅延時間に対するスループット特性 

 
SWCE は，等化窓幅を増大させることによりパスの遅延時間差が大きい MPI も十分に抑

圧できるものの，処理量が増大する．そこで，複素乗算回数を基にした MPIC と SWCE の

処理量の比較を行った．表 2-2 に 本評価で検討を行う諸元（Ns = 3, Nd = 160, SF = 16, K = 10, 

L = 2）において，4 ステージの MPIC と等化窓幅 N に応じた SWCE の乗算回数の比較を表

している．表 2-2 より，4 ステージの MPIC は MF ベースの Rake 受信の乗算回数の約 7 倍

となっている．また，SWCE の等化窓幅 N = 32, 64, 128 に対する乗算回数は，それぞれ 4

ステージの MPIC の約 0.3, 1.1, 5.8 倍であり，等化窓幅の増加に伴い乗算回数が指数関数的

に増大することがわかる．したがって，以降の検討において，SWCE の等化窓幅は 4 ステ

ージの MPIC と同程度の処理量となる N = 64 を用いた． 

 
表 2-2 MPIC と SWCE の乗算回数の比較 

1.79 x 10+5  (0.14)Ns Nd L {K (SF + 1) + SF}MF-based Rake 
receiver

7.47 x 10+6  (5.84)

1.39 x 10+6  (1.09)
4.41 x 10+5  (0.34)

1.28 x 10+6  (1.00)

Example (Ratio to 4-stage MPIC), when 
Ns = 3, Nd = 160, SF = 16, K = 10, L = 2

N = 128

N = 64
N = 32

4 stages

Ns {Nd SF (N + L + K) + N3 + 2N2}SWCE

Ns Nd L {K (7 SF + 10) + 7 SF}

Number of multiplications

MPIC
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7.47 x 10+6  (5.84)

1.39 x 10+6  (1.09)
4.41 x 10+5  (0.34)

1.28 x 10+6  (1.00)

Example (Ratio to 4-stage MPIC), when 
Ns = 3, Nd = 160, SF = 16, K = 10, L = 2

N = 128

N = 64
N = 32

4 stages

Ns {Nd SF (N + L + K) + N3 + 2N2}SWCE

Ns Nd L {K (7 SF + 10) + 7 SF}

Number of multiplications
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次に，R = 3/4 の QPSK データ変調および R = 3/4 の 16QAM データ変調を用いた場合の平
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均受信 Eb/N0 に対する MPIC および SWCE のスループット特性を，それぞれ図 2-5(a)および

2-5(b)に示す．L = 2 とし，比較のため，1 パスの場合および MF ベースの Rake 受信の特性

も同図に示している．図 2-5(a)より，2 パスにおける MF ベースの Rake 受信のスループッ

ト特性は，1 パスの場合と比べて大きく劣化している．しかしながら，MPIC または SWCE

を用いることでスループット特性を十分に改善できることがわかる（平均受信 Eb/N0 が約 2 

dB よりも高い領域では，Rake パスダイバーシチ効果により，MPIC および SWCE のスル

ープットは 1 パスのスループットを超えている）．平均受信 Eb/N0 が 2 dB よりも低い領域に

おいて，MPIC および SWCE のスループットが 1 パスの場合より劣化しているのは，MPIC

では MPI レプリカ生成のための仮データ判定誤り，SWCE ではチャネル推定誤りのためと

考えられる．また，MPIC と SWCE のスループットを比較すると，MPIC は SWCE よりス

ループット特性を改善できることがわかる．これは，QPSK データ変調が動作範囲となる

ような平均受信 Eb/N0 が比較的低い領域においては，SWCE ではチャネル推定誤差の影響

が大きいのに対して，MPIC はチャネル推定値が各ステージで逐次的に更新され，チャネ

ル推定精度が向上するためこの誤差の影響を抑えられるためと考えられる．さらに，図

2-5(b)より，16QAM データ変調を用いた場合，2 パスにおける MF ベースの Rake 受信のス

ループット特性は，1 パスの場合と比べて QPSK データ変調のときよりも著しく特性が劣

化していることがわかる．これは，16QAM データ変調に対する所要 SIR が QPSK データ

変調より大きいためである．一方，MPIC または SWCE を用いることにより，強力な MPI

抑圧効果のためスループット特性を大幅に改善できることがわかる．しかしながら， MPIC

を用いた場合のピークスループットは，1 パスの（MPI が存在しない）場合に比べて 10%

程度劣化している．これは，QPSK データ変調比べ，16QAM データ変調に対する所要 SIR

の方が大きいため，特にステージ初段において発生した仮データ判定誤りに起因して，MPI

レプリカ生成精度が低下するためと考えられる．一方，SWCE はデータの仮判定を必要と

しないため，結果として MPIC を上回るスループット特性を実現している．また，2 パス

における SWCE のスループット特性は，1 パスの場合と比較して，平均受信 Eb/N0 がおよ

そ 8 dB より低い領域では劣化するものの，平均受信 Eb/N0 が 8 dB より高い領域においては

1 パスとほぼ同等の特性を示すことがわかる． 
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(b) 16QAM 

図 2-5 変調方式に対するスループット比較 

 
2.3.2.2 他セル干渉除去を考慮した MPIC と SWCE のスループット比較 
これまで，自セルの MPI のみを抑圧する孤立セルにおけるスループット特性比較を行っ

たが，本段では，自セルの MPI に加え，他セルからの MUI も抑圧する MPIC および SWCE

を用いた場合の評価を行う．そこで，他セル干渉の影響を考慮したマルチセルでの評価を

行うため，ジオメトリに対するスループット特性を評価する．ジオメトリは，Ioc に対する

Ior の比(Ior/Ioc)で定義され，Ior, Ioc はそれぞれ，自セル基地局からの総受信電力，他セルから
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の総受信電力に熱雑音電力を加えた電力を表す．以降，L = 2 とし，図 2-8 を除き，自セル

における DSCH の MPI に加え，2 番目に受信電力の大きいセルからの MUI を抑圧する場合

（Ncell = 2 セル環境）を仮定する．このとき，他セル干渉除去を考慮した MPIC のステージ

数は 4，他セル干渉を考慮した SWCE の等化窓幅 N は 4 ステージの MPIC と同程度の処理

量（複素乗算回数）となる N = 44 とした． 

Dns に対する平均スループット 3 Mbps および 6 Mbps を満たす所要平均ジオメトリ Ior/Ioc

特性を，それぞれ図 2-6(a)および 2-6(b)に示す．ここで，Dns (%)は Ior に占める他セル干渉

除去の対象となるセルからの受信電力の割合を表す．また，図 2-6(a)および 2-6(b)はそれぞ

れ，R = 3/4 の QPSK データ変調および R = 3/4 の 16QAM データ変調を用いた場合の特性を

示す．比較のため，自セルの MPI のみを抑圧する場合の特性も同図に示している．図 2-6(a)

より，他セル干渉除去を考慮した MPIC または SWCE を用いた場合，特にDns が大きい領域

において，平均スループット 3 Mbps を満たす所要平均 Ior/Ioc の低減効果が大きいことがわ

かる．また，Dns の大部分において，MPIC は SWCE より優れた自セルの MPI および他セル

の MUI の抑圧効果を有することがわかる．これは，SWCE より MPIC の方が，ステージ繰

り返しによりチャネル推定精度が高くなるためである．しかしながら，Dns = 90%において，

MPIC の所要平均 Ior/Ioc は SWCE より高くなることがわかる．これは，MPIC の仮データ判

定誤りのためと考えられる．図 2-6(b)より，R = 3/4 の 16QAM データ変調を用いた場合，

他セル干渉除去を考慮した MPIC の干渉抑圧効果がほとんど見られないことがわかる．こ

れは，他セル干渉除去の対象となるセルからの DSCH の仮データ判定誤りに起因して，MPI

レプリカの生成精度が非常に低いためと考えられる．一方，他セル干渉除去を考慮した

SWCE を用いた場合，Dns の増加に伴い，他セルからの MUI の抑圧効果が大きくなり所要

ジオメトリが低減することがわかる．これは，Dns が増加すると隣接セルの CPICH の受信

電力が大きくなり，チャネル推定精度が改善されるため，Ior に占める割合の増大した隣接

セルの干渉を効果的に抑圧するためと考えられる． 
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図 2-6 Dns に対する所要 Ior/Ioc 特性比較 

 
次に，他セル干渉除去を考慮した MPIC および SWCE の，ジオメトリ Ior/Ioc に対するス

ループット特性を図 2-7 に示す．図 2-7(a)～(d)はそれぞれ，(a) R = 1/2 の QPSK データ変調，

(b) R = 3/4 の QPSK データ変調，(c) R = 1/2 の 16QAM データ変調，(d) R = 3/4 の 16QAM デ

ータ変調を用いた場合の特性を示す．比較のため，自セルの MPI のみを抑圧する場合およ

び MF ベースの Rake 受信の特性も同図に示している．図 2-6 の評価より，他セル干渉を抑

圧する場合としない場合の特性の差が大きいDns = 90%の場合について評価した．図 2-7 よ
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り，自セルの MPI のみを抑圧する場合，スループットが 4.8 Mbps（R = 1/2 の 16QAM デー

タ変調により実現）までの比較的 Ior/Ioc が低い領域において，MPIC は SWCE よりスループ

ットを改善できることがわかる．しかし，スループット 4.8 Mbps 以上となる領域（R = 3/4

の 16QAM データ変調により実現）において，SWCE はデータ判定誤りによる干渉抑圧特

性の劣化がないため，MPIC より優れたスループット特性を示す．一方，他セル干渉除去

を考慮した MPIC および SWCE を用いた場合，SWCE は評価を行ったすべての変調方式に

ついてMPICより優れた他セルMUIの抑圧効果を示すことがわかる．MPICの特性が SWCE

に比較して劣化する理由としては，R = 1/2 の QPSK データ変調が用いられる領域（ジオメ

トリが負となるような非常に低い環境）では，MPIC の MPI レプリカ生成における自セル

の DSCH のデータ仮判定誤り，R = 3/4 の 16QAM データ変調が用いられる領域（ジオメト

リが非常に高い環境）では，MPIC の MPI レプリカ生成における他セルの DSCH のデータ

仮判定誤りが増加するためと考えられる． 
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(a) QPSK (R = 1/2) 
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(b) QPSK (R = 3/4) 
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(d) 16QAM (R = 3/4) 

図 2-7 変調方式（符号化率）に対するスループット比較  

 
最後に，他セル干渉除去の対象となるセル数 Ncell に対するスループット特性を図 2-8 に

示す．図 2-8(a)および 2-8(b)はそれぞれ，Ior/Ioc = 0 dB，Dns = 90 %における R = 3/4 の QPSK

データ変調，および Ior/Ioc = 8 dB，Dns = 90 %における R = 3/4 の 16QAM データ変調を用い

た場合の特性を示す．ここで，Ncell が 2 以上の場合，他セル干渉除去の対象となるセルか

らの平均的な干渉電力は同一とした．また，比較のため，自セルの MPI のみを抑圧する場

合の特性も同図に示している．公平な比較を行うため，SWCE の等化窓幅 N は 4 ステージ

の MPIC と同程度の処理量（乗算回数）となるように，Ncell = 1, 2, 3 に対してそれぞれ，N = 

44, 34, 28 とした．図 2-8(a)より，セル数の増加に伴い，他セル干渉除去を考慮した MPIC

および SWCE のスループット特性は，ともに劣化していることがわかる．これは，隣接セ

ルについて，1 セル当たりの受信電力が小さくなることにより，チャネル推定精度，およ

び MPIC についてはデータの仮判定精度が劣化するためと考えられる．しかしながら，評

価を行った Ncell = 3 までの環境において，SWCE のスループット特性は MPIC を若干上回

ることが確認された．また，図 2-8(b)より，16QAM データ変調を用いた場合，Ncell = 3 ま

での環境においては QPSK データ変調の場合よりも顕著に，MPIC は SWCE よりスループ

ットが劣化することがわかる．これは，MPIC のデータ仮判定誤りのためと考えられる． 
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図 2-8 他セル干渉除去対象セル数 Ncell に対するスループット比較  
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2.4 むすび 
本章では，HSDPA 方式において，自セルのマルチパス干渉に加え，他セルからのマルチ

ユーザ干渉も除去する MPIC と SWCE のスループット特性を計算機シミュレーションによ

り比較評価した．シミュレーション結果より，自セルのマルチパス干渉のみを抑圧する場

合，4.8 Mbps（符号化率 1/2 の 16QAM データ変調により実現）までのスループットを実現

する比較的のジオメトリの低い領域では，MPIC は SWCE より優れたスループット特性が

得られることを示した．また，4.8 Mbps 以上（符号化率 3/4 の 16QAM データ変調により実

現）のスループットを実現するのジオメトリの高い領域では，SWCE のスループットが

MPIC を上回ることを示した．さらに，他セルからのマルチユーザ干渉も抑圧する場合，

符号化率 1/2 の QPSK データ変調が用いられる領域（ジオメトリが負となるような非常に

低い環境）では，MPIC の干渉レプリカ生成における自セルのデータ仮判定誤り，符号化

率 3/4 の 16QAM データ変調が用いられる領域（ジオメトリが非常に高い環境）では，MPIC

の干渉レプリカ生成における他セルのデータ仮判定誤りが増加するため，SWCE は MPIC

より優れたスループット特性を示すことを明らかにした．また，セル数が増加した場合に

おいても，SWCE は MPIC より優れた干渉抑圧効果を有することを示した． 
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第3章 超広帯域 DS-CDMA 方式における 
適応無線リンク制御法と屋外実験評価 

 
3.1 まえがき 
次世代移動通信方式における無線アクセスネットワーク(RAN: Radio Access Network)は，

IP ベースのコアネットワークとの親和性に優れた，低遅延を実現する RAN が必須である

と考えられる．さらに，移動通信におけるデータサービスの需要の急激な増大に対して，

より低コストで超高速な情報レートのサービスを提供するためには，より一層の広帯域化

（ブロードバンド化）が有効であると考えられる．上りリンクにおいては，個別データチ

ャネルと共に送信される個別パイロットチャネルを用いてコヒーレント Rake 合成受信を

行う DS-CDMA をベースにした方式が，有望なブロードバンド無線アクセス方式であると

考えられる．これは，多数のサブキャリアを用いるマルチキャリア CDMA や OFDM 

(Orthogonal Frequency Division Multiplexing)に比較してシステム容量を増大できる点[3-1]，

セルラシステムのマルチセル環境において，DS-CDMA は拡散利得による柔軟な 1 セル周

波数繰り返しが可能である点，さらに，ユーザ端末の低消費電力化を実現する上で，ピー

ク電力対平均電力比(PAPR: Peak-to-Average Power Ratio)の小さい DS-CDMA のアプローチ

が有利であるなどの点からである． 

ここで，上りリンクにおいても上下リンク対称なデータサービスを提供するためには，

上りリンクにおけるリンク容量の増大が重要な課題であり，この実現のためには，共有チ

ャネルを用いた適応レート制御の適用が有効であると考えられる．しかしながら，

DS-CDMA 無線アクセスでは，マルチパスフェージングチャネルにおけるマルチパス干渉

(MPI: Multipath Interference)に起因して，受信信号電力対干渉および雑音電力比(SINR: 

Signal-to-Interference plus Noise power Ratio)が小さく抑えられるため，16QAM データ変調な

どの多値データ変調を適用しても，Rake 合成受信ではスループットを増大することはでき

ず，多値データ変調によるスループットの増大効果を得るためには，チップ等化器[3-2]や

マルチパス干渉キャンセラ[3-3]等の高機能受信機が必須である． 

本章では，Rake 合成受信を前提とした場合に，QPSK データ変調を用いて，パケットフ

レーム毎の瞬時の受信 SINR に応じてチャネル符号化率およびコード多重数を変更するこ

とにより，適応的にチャネル符号化利得および拡散利得を変化させ，受信 SINR に応じた

最大のスループットを実現する，適応拡散・チャネル符号化利得制御(ASCG: Adaptive 

Spreading and channel Coding Gain control)法を提案する．また，試作した 40 MHz 帯域幅を

用いるブロードバンド DS-CDMA 実験装置により，フェージングシミュレータを用いて生
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成したマルチパスフェージングチャネルでの室内実験において，ASCG 法を適用したとき

のスループット特性を明らかにする．さらに，屋外実伝搬環境において，ASCG 法を適用

したときのスループット特性を明らかにする．本章の構成を以下に示す． 

· 超広帯域 DS-CDMA における ASCG 法の提案と室内実験評価（3.2 節） 

· 40 MHz 帯域幅を用いる試作した実験装置による超広帯域 DS-CDMA における ASCG

法の屋外実験評価（3.3 節） 
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3.2 適応拡散・チャネル符号化利得制御(ASCG)法 
3.2.1 動作原理 
図 3-1 に ASCG 法の動作原理を示す．ASCG 法は，上りリンクの共有チャネルに適用す

る適応レート制御技術であり，瞬時のフェージング変動に起因して変動する受信 SINR に

応じて，送信する情報レートの制御を行う．すなわちユーザ端末では，下りリンクにおけ

るパイロットチャネルの受信電力から，パスロスおよびシャドウイング変動のみを補償す

るオープンループ型の送信電力制御を想定し，残留した瞬時のマルチパスフェージング変

動を受けた後の受信 SINR に応じて，ASCG 制御を行う．したがって，図 3-1 に示すように，

受信 SINR の大きい条件においては，雑音および干渉を抑圧するための利得を小さくする

ことができるため，コード多重数を増大（拡散利得を減少）および符号化率を増大（符号

化利得を減少）させることにより，スループットの増大を図ることができる．逆に，受信

SINR が小さい条件においては，雑音および干渉を抑圧するための大きな利得が必要となる

ため，コード多重数を減少（拡散利得を増大）および符号化率を減少（符号化利得を増大）

させることにより，主に MPI に起因するパケット誤りにより起因するスループットの著し

い劣化を低減することができる． 

 

R
ec

ei
ve

d 
SI

N
R

 o
r t

hr
ou

gh
pu

t

1 transmission time interval

SINR threshold 
between

Set 3 and 4

Set 2 and 3

Set 1 and 2

To
ta

l g
ai

n 
(G

S
+ 

G
C
)

Channel coding 
gain (GC)
Spreading
gain (GS)

Time

Instantaneous received SINR

Achievable 
throughput

Time

4 4 4 4 4 4 3 3 2 2 3 3 3 3 2 2 2 2 2 1 2 3 3 4 4 4 Set number of
(GS, GC)

R
ec

ei
ve

d 
SI

N
R

 o
r t

hr
ou

gh
pu

t

1 transmission time interval

SINR threshold 
between

Set 3 and 4

Set 2 and 3

Set 1 and 2

To
ta

l g
ai

n 
(G

S
+ 

G
C
)

Channel coding 
gain (GC)
Spreading
gain (GS)

Time

Instantaneous received SINR

Achievable 
throughput

Time

4 4 4 4 4 4 3 3 2 2 3 3 3 3 2 2 2 2 2 1 2 3 3 4 4 4 Set number of
(GS, GC)

 
図 3-1 ASCG 法の動作原理 

 
3.2.2 室内実験による ASCG 法の特性評価 
3.2.2.1 室内実験主要諸元 
試作したブロードバンド DS-CDMA 実験装置の主要諸元を表 3-1 に，ASCG 法に用いた

チャネル符号化率 R およびコード多重数 Cmuxの組合せを表 3-2 にそれぞれ示す．また，パ

ケットフレーム構成を図 3-2 に示す．パケットフレーム長は，無線区間での遅延を小さく
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抑えるため 0.5 ms とし，情報ビットを送信するデータチャネル，ASCG 法により適用した

R, Cmux の情報を基地局に通知する制御チャネル，および基地局受信機でのコヒーレント復

調，ASCG 法を行うための上りリンクの受信 SINR 推定を行うためのパイロットチャネル

をコード多重した． 

 
表 3-1 実験装置主要諸元 

1 frame (= 0.5 ms)Update interval
Round trip delay 8 frames (= 4 ms)

ASCG

1, 2, 3 codesNumber of codes (Cmux)

0.5 msFrame length
4 (Data) / 64 (Control) / 256 (Pilot)Spreading factor (SFD / SFC / SFP)

Pilot / Data  = -12 dB
Control / Data = -12 dBChannel power allocation

HPSKSpreading
Data

2 branchesAntenna diversity reception

Turbo code (R = 1/3, 1/2, K = 4) /
Max-Log-MAP decoding (Iterations = 8)Cannel coding / decoding

QPSK
Modulation

16.384 Mcps / carrier (a = 0.22)
20 MHz x 2 sub-carriers

Chip rate (Roll-off factor)
Bandwidth

1 frame (= 0.5 ms)Update interval
Round trip delay 8 frames (= 4 ms)

ASCG

1, 2, 3 codesNumber of codes (Cmux)

0.5 msFrame length
4 (Data) / 64 (Control) / 256 (Pilot)Spreading factor (SFD / SFC / SFP)

Pilot / Data  = -12 dB
Control / Data = -12 dBChannel power allocation

HPSKSpreading
Data

2 branchesAntenna diversity reception

Turbo code (R = 1/3, 1/2, K = 4) /
Max-Log-MAP decoding (Iterations = 8)Cannel coding / decoding

QPSK
Modulation

16.384 Mcps / carrier (a = 0.22)
20 MHz x 2 sub-carriers

Chip rate (Roll-off factor)
Bandwidth

 
 

表 3-2 チャネル符号化率およびコード多重数の組み合わせ 

22.736
15.312
9.744
4.640

Maximum data 
rate (Mbps)

3
3
2
1

Cmux

1/2

1/3

R

4
3
2
1

Index

22.736
15.312
9.744
4.640

Maximum data 
rate (Mbps)

3
3
2
1

Cmux

1/2

1/3

R

4
3
2
1

Index
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Code #1

#Cmux

0.5 ms (= 8192 chips)

Pilot channel (32 symbols/carrier, SFP = 256)
Control channel (SFC = 64)

Data channel 
(2048 symbols/code/carrier, SFD = 4)

Code #1

#Cmux

0.5 ms (= 8192 chips)

Pilot channel (32 symbols/carrier, SFP = 256)
Control channel (SFC = 64)

Data channel 
(2048 symbols/code/carrier, SFD = 4)

 
図 3-2 パケットフレーム構成 

 
ブロードバンド DS-CDMA 実験装置の移動局送信機および基地局受信機の構成を，図

3-3(a)および 3-3(b)にそれぞれ示す．移動局送信機では，下りリンクの制御チャネルにより

基地局から通知された R, Cmux の組み合わせに基づいて，データチャネルに対して ASCG 制

御を行った．データチャネルで送信される 2 値の情報ビット系列は，チャネル符号化率 R，

拘束長 K = 4 ビットのターボ符号化後，2 サブキャリアの系列に直並列変換し，QPSK デー

タ変調マッピングした．サブキャリア毎のデータ変調シンボル系列は，拡散率 SFD = 4 の直

交符号を用いて，Cmux 個のコードチャネルをコード多重した．また，データチャネルに適

用した R, Cmux の組み合わせを基地局に通知する制御チャネルは，R = 1/2 の畳み込み符号化，

QPSK データ変調マッピング後，拡散率 SFC = 64 の直交符号を用いて拡散し，データチャ

ネルにコード多重した．さらに，基地局受信機において，フレーム毎にマルチパスの受信

タイミング検出（パスサーチ），チャネル推定，および上りリンクの瞬時受信 SINR の推定

を行うため，拡散率 SFP = 256 のパイロットチャネルを，データチャネルにコード多重した．

データチャネル，制御チャネル，パイロットチャネルをコード多重した系列は，スクラン

ブルコードを乗算後，ロールオフファクタa = 0.22 のルートナイキストフィルタによりサ

ブキャリア毎に 20 MHz の信号（チップレート 16.384 Mcps）に帯域制限し，D/A 変換，直

交変調後，4.9 GHz の RF キャリア周波数にアップコンバートして送信した． 

基地局受信機では，2 ブランチのアンテナダイバーシチ受信を適用した．各ブランチの

受信信号は，AGC (Automatic Gain Control)増幅器による線形増幅および直交検波後，同相/

直交チャネルの信号をチップレートの 4 倍のサンプリングレートで A/D 変換した．受信デ

ィジタル信号は，帯域制限後，サブキャリア毎にコヒーレント Rake 合成受信（アンテナブ

ランチ毎，サブキャリア毎の最大フィンガ数は 8）を行った．Rake 合成を行うためのパス

サーチは，フレーム内に多重されたパイロットチャネルを用いて測定される電力遅延プロ

ファイルに基づいて，0.5 ms 周期で検出し，更新した．さらに，Rake 合成におけるパス毎

のチャネル推定値は，パイロットチャネル内の 32 シンボルの変動を同相加算平均すること
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により，0.5 ms のフレーム毎に求めた．次にフレーム内にコード多重された制御チャネル

を，検出された受信タイミングに基づいて，対応する直交符号を乗算してサブキャリア毎

に逆拡散を行い，チャネル推定値を乗算して Rake 合成した．各サブキャリアの Rake 合成

後の信号は，並直列変換および（アンテナダイバーシチ受信を適用した場合には）アンテ

ナブランチ間での合成後，ビタビ復号を行い，データチャネルに適用した R, Cmux の情報を

復元した．復元された R, Cmux の情報に基づいて，データチャネルを，サブキャリア毎に，

対応する直交符号により逆拡散を行い，チャネル推定値を乗算して Rake 合成した．各サブ

キャリアの Rake 合成後の信号は，並直列変換およびアンテナブランチ間での合成後，ター

ボ復号器（Max-Log-MAP 復号，反復回数は 8）に入力され，データチャネル内の 2 値の情

報ビット系列を再生した．さらに，パイロットチャネルを用いた基地局受信機における上

りリンクの受信 SINR の推定結果に基づいて，ASCG 法を行うための R, Cmux の組み合わせ

を決定し，下りリンクの制御チャネルを用いて移動局に通知した． 
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(a) 移動局送信機構成 
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図 3-3 送受信機構成 

 
ASCG 法において適切な R, Cmux の組み合わせを選択するためには，パケットフレーム毎

の瞬時の受信 SINR の推定が必要である．まず，k 番目のパケットフレームの l 番目の Ranke
フィンガ（l = 1, 2, … L; L は Rake フィンガ数）における希望信号電力 )(~ kSl を，パケットフ

レーム内のパイロットシンボルに対するサブキャリア当たり 8192 チップの信号を同相加

算平均することにより次式のように求める． 

 
2)()(~ krkS ll =      (3-1) 

å
=

=
pN

n
l

P
l knr

N
kr

1

),(1)(     (3-2) 

 
式(3-2)において， ),( knrl は k 番目のパケットフレーム内の n 番目パイロットシンボル（n = 

1, 2, …, NP; NP はサブキャリア当たりのパイロットシンボル数）におけるチャネル推定値で

ある．次に，k 番目のパケットフレームの l 番目の Rake フィンガにおける干渉および雑音

電力 )(~ kI l を次式により求める． 

 

å
=

-=
pN

n
ll

P
l krknr

N
kI

1

2)(),(1)(~     (3-3) 

 
このとき，k番目のパケットフレームの l番目のRakeフィンガにおける受信 SINR )(~ kll を，
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次式のように求める． 

 
)(~)(~)(~ kIkSk lll =l     (3-4) 

 
さらに，最大 L フィンガの瞬時受信 SINR の総和により，k 番目のパケットフレームにおけ

る受信 SINR )(~ kl を次式のように求める． 

 

å
=

=
L

l
l kk

1
)(~)(~ ll      (3-5) 

 
最後に，2 サブキャリア間，2 アンテナブランチ間に渡って平均化することにより，ASCG

法に用いる最終的な瞬時受信 SINR を求めた． 

図 3-4 に室内実験評価系の構成を示す．Cmux 個のコードチャネルを多重したパケットデ

ータチャネルに対する，制御チャネル，およびパイロットチャネルの拡散後の送信電力比

を，ともに–12 dB とした．チャネル変動は，各パスの平均電力が先頭のパスからD = (12 / L) 

dB ずつ減衰するレイリーフェージングチャネルをフェージングシミュレータにより生成

し，パス数 L，最大ドップラ周波数 fDを変化させて評価した．また，ASCG 法の制御ルー

プ遅延（基地局における上りリンクの受信 SINR の推定から，移動局で R, Cmux の組み合わ

せが決定されて上りリンクパケットデータチャネルが送信されるまでの時間）は，4 ms で

ある． 
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図 3-4 室内実験系構成  

 
3.2.2.2 室内実験結果 
図 3-5 に，L = 4 パス，D = 3 dB，fD = 20 Hz（5 GHz のキャリア周波数を仮定した場合，

移動速度 4 km/h 程度に相当）における，情報 1 シンボル当たりの平均受信信号電力対背景
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雑音電力密度比(Es/N0)に対する平均ブロック誤り率(BLER: Block Error Rate)特性を示す．R, 

Cmux の組み合わせとして，(R, Cmux) = (1/3, 1), (1/3, 2), (1/3, 3), (1/2, 2)（対応する最大情報ビ

ットレートはそれぞれ 4.640, 9.744, 15.312, 15.312 Mbps）を用いた．また比較のため，同一

の条件におけるシミュレーション結果を同図に示す．図より，(R, Cmux) = (1/3, 3)を用いた場

合の平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 Es/N0 は，(R, Cmux) = (1/2, 2)の場合に比較して

およそ 1 dB 低減できることがわかる．これは，パス数 L が大きい場合，Rake 合成後の信

号電力の分散が小さくなり，低いチャネル符号化率を用いることによって符号化利得を増

大する方が，所要平均受信 Es/N0 の低減に有効となるためである．結果として，大きなコー

ド多重数のときに低いチャネル符号化率を優先して用いることで，スループットを改善で

きる．また，R = 1/3 の場合，Cmux = 1 に比較して，Cmux = 2, 3 における平均 BLER = 10-2 を

満たす所要平均受信 Es/N0 が，それぞれ 3, 5 dB 程度増大することが分かる．Cmux が 2, 3 と

なることで，コード多重後の信号電力が 2, 3 倍（それぞれ，3.0, 4.8 dB に対応）になるこ

とを考慮すると，上記の所要平均受信 Es/N0の増大は，コード多重数が増加することが主要

因であることが分かる．したがって，Cmux が 1, 2, 3 と増大するにつれて，チャネル符号化

率を含めた実効的な処理利得が，(SFD / Cmux)×(1/R) = 12, 6, 4 と減少するものの，チャネル

符号化利得の大きい R = 1/3 を用いているため，MPI の影響を十分に抑圧できていると考え

られる．さらに，図 3-5 より，実験結果は，シミュレーション結果に比較して，A/D 変換

における量子化誤差および AGC 増幅器を含む RF 受信回路の非線形性に起因する所要平均

受信 Es/N0 の劣化を含むものの，その劣化量は 1 dB 以内となっており，良好な特性を実現

できていることが分かる． 
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図 3-5 各 R, Cmux の組み合わせの平均 BLER 特性 
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パイロットチャネルを用いた基地局における上りリンクの受信 SINR の推定結果として，

図 3-6(a)にパケット毎の瞬時の受信 SINR 値を平均化した平均受信 SINR の線形性の特性，

図 3-6(b)にパケット毎の瞬時の受信 SINR の確率密度分布特性を示す．チャネルモデルは，

L = 1 パス，D = 6 dB ずつ減衰する L = 2 パス，およびD = 3 dB ずつ減衰する L = 4 パスのレ

イリーフェージングチャネルをそれぞれ考慮し，最大ドップラ周波数 fD = 20 Hz とした．

図 3-6(a)より，L = 1 パスの場合には，パケットフレーム内にコード多重されたパイロット

チャネルとパケットデータチャネルの直交性が保たれることにより，コード間干渉が発生

しないため，点線で示す理想的な線形特性とほぼ同等の SINR の推定精度が実現できてい

ることが分かる．一方，パス数が L = 2, 4 パスと増加するにつれて，同一の平均受信 Es/N0

の条件で推定された受信 SINR の値が，1 パスの場合に比較して 1 dB 程度劣化し，さらに

平均受信 Es/N0 が 8 dB 程度以上の領域においては，推定された受信 SINR の値が徐々に飽

和することが分かる．これは，マルチパスフェージングチャネルにおいて，パケットフレ

ーム内のパイロットチャネルとパケットデータチャネルの直交性の崩れによりコード間干

渉が生じ，受信 SINR の値が劣化・飽和するためと考えられる．また，図 3-6(b)に示す瞬時

の受信 SINR の確率密度分布特性より，パス数が増大するにつれ，Rake 時間ダイバーシチ

効果により，瞬時の受信 SINR の分散が減少していることが分かる．一方，パス数が増加

した場合には，平均受信 Es/N0 がほぼ同一となる条件において，より小さい瞬時の受信 SINR

値の確率密度が増大している．これは，パイロットチャネルとパケットデータチャネルの

コード間干渉の影響と考えられる． 
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(b) 瞬時の受信 SINR の確率密度分布特性 

図 3-6 受信 SINR の推定結果 

 
図 3-7 に，ASCG 法を適用した場合の時間変動の様子として，(i) 基地局における上りリ

ンクの瞬時の受信 SINR の推定結果，(ii) ASCG の制御ループ遅延後にパケットを受信した

際の瞬時の受信 SINR の推定結果，(iii) ASCG により選択された R, Cmux の組み合わせ，(iv)

パケットフレーム毎の瞬時のスループット特性をそれぞれ示す．ASCG 法においては，基

地局で測定される上りリンクのパケットフレーム毎の瞬時の受信 SINR に対して，最大の

スループットを実現するR, Cmuxの組み合わせが選択されるように予め求めた切り替えしき

い値を用いた．チャネルモデルは，D = 3 dB ずつ減衰する L = 4 パス，fD = 20 Hz のマルチ

パスフェージングチャネルとした．図 3-7 より，ASCG 法を適用することにより，瞬時の

受信 SINR の推定値に応じて，適切な R, Cmux の組み合わせが選択されており，瞬時のフェ

ージング変動に応じたスループットを実現できていることが分かる．また，(iv)で示すパケ

ットフレーム毎の瞬時のスループットは，(i)に比較して(ii)の瞬時の受信 SINR 値が大きい

領域では，選択されたR, Cmuxの組み合わせに応じたスループットが実現できているものの，

(i)に比較して(ii)の瞬時の受信 SINR 値が劣化する領域では，選択された R, Cmux の組み合わ

せが所要の受信品質を満たすことができないため，スループットが劣化していることが分

かる． 
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図 3-7 ASCG 法を適用した場合の時間変動特性 

 
図 3-8 に，ASCG 法を適用した場合の，1 アンテナ当たりの平均受信 Es/N0 に対するスル

ープット特性を示す．チャネルモデルは，D = 3 dB ずつ減衰する L = 4 パス，fD = 20 Hz の

マルチパスフェージングチャネルとした．比較のため，R, Cmux の各組み合わせについて，

同一のチャネルモデルにおけるスループット特性を併せて示す．図 3-8 より，ASCG 法を

適用することにより，瞬時の受信 SINR に応じてより情報レートの大きい R, Cmux の組み合

わせが用いられるため，平均受信 Es/N0 の増大につれて，スループット特性を増大できるこ

とが分かる．さらに，固定の R, Cmux の各組み合わせの特性に比較して，ASCG 法を適用し

た場合には，スループットの増大を実現できていることが分かる．これは，fD = 20 Hz の条

件では，パケット毎の瞬時の受信 SINR に応じた ASCG の制御がフェージング変動に追従

し，同一の平均受信 Es/N0 の条件でも，伝搬チャネル条件が良い場合には，より情報レート

の大きい R, Cmux の組み合わせが選択されるためである．また，図 3-6(a)に示した，パイロ

ットチャネルとパケットデータチャネル間の直交性の崩れに起因したコード間干渉により，

推定された瞬時の受信SINR値が平均受信Es/N0が8 dB程度以上で徐々に飽和する影響は，

ASCG の制御において R, Cmux の切り替えしきい値が 8 dB 程度以下の値であるため，小さい

と考えられる．以上より，スループット 10, 20 Mbps を実現する場合，固定の R, Cmux の組
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み合わせ用いた場合には 1アンテナ当たりの所要平均受信Es/N0がそれぞれ約 4.0, 9.5 dBで

あるのに対して，ASCG 法を適用した場合にはそれぞれ約 3.0, 9.0 dB となり，所要平均受

信 Es/N0 をそれぞれ 1.0, 0.5 dB 低減できていることが分かる． 
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図 3-8  ASCG 法を適用した場合のスループット特性 

 
図 3-8 の条件において，1 アンテナ当たりの平均受信 Es/N0 に対する，各 R, Cmux の組み合

わせの選択確率を図 3-9 に示す．図 3-9 より，平均受信 Es/N0 の増大につれて，より情報レ

ートの大きい R, Cmuxの組み合わせが選択されており，同一の平均受信 Es/N0 の値の条件で

も，瞬時の受信 SINR の値に応じた ASCG の制御を行うことで，複数の R, Cmux の組み合わ

せが選択されることが分かる．また，スループット 20 Mbps を実現する平均受信 Es/N0 が 9 

dB 程度の領域においては，R = 1/2, Cmux = 3 コードの選択確率が高いことが分かる． 

 



60 

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

Se
le

ct
io

n 
pr

ob
ab

ili
ty

Average received Es/N0 per antenna (dB)
-8 -6 -4 -2 0 2 4 6 8 10 12 14 16

(R, Cmux)
(1/3, 1)
(1/3, 2)
(1/3, 3)
(1/2, 3)

With ASCG
(R, Cmux)
(1/3, 1)
(1/3, 2)
(1/3, 3)
(1/2, 3)

With ASCG

 
図 3-9 各 R, Cmux の組み合わせの選択確率 

 
図 3-10 に，ASCG 法を適用した場合の，1 アンテナ当たりの平均受信 Es/N0 に対するスル

ープット特性について，パス数 L をパラメータにした場合の比較を示す．L = 1 パス，およ

びD = 6, 3, 2 dBずつ減衰する L = 2, 4, 6 パスの fD = 20 Hzのマルチパスフェージングチャネ

ルを考慮した．図 3-10 より，平均受信 Es/N0 が 8 dB 程度以上の領域では，パス数によらず

ほぼ同様のスループット特性であるものの，それ以外の領域では，同一のスループットを

実現する所要平均受信 Es/N0 が，1 パスに比較してパス数が増加するにつれて，1.0 – 1.5 dB

程度増大することが分かる．これは次のように説明できる．ASCG 法において，瞬時の受

信 SINR に対して最大のスループットを実現する R, Cmux の組み合わせが選択される制御が

行われるため，10-1 程度の平均ブロック誤り率を許容しつつ，より高い情報レートの R, Cmux

の組み合わせが選択されている．したがって，平均ブロック誤り率 10-1 程度の領域では，

パス数の増大に伴う Rake 時間ダイバーシチによる改善効果が小さく，逆に，パス数の増大

に伴うマルチパス干渉の影響が大きいためと考えられる． 

図 3-11 に，1 アンテナ当たりの平均受信 Es/N0 に対するスループット特性について，最

大ドップラ周波数 fD をパラメータにした場合の比較を示す．fD = 20, 140, 370 Hz（5 GHz の

キャリア周波数を仮定した場合，それぞれ移動速度 4, 30, 80 km/h 程度に相当）とし，それ

ぞれD = 3 dB ずつ減衰する L = 4 パスのマルチパスフェージングチャネルを仮定した．図

3-11 より，fDが増大するにつれ，スループット特性が劣化することが分かる．これは fDの

増大により，フェージングによる時間軸上のチャネル変動に対する ASCG 法の追従性が劣

化し，最適な R, Cmuxの組み合わせが選択されないためと考えられる．しかしながら，スル

ープット 10, 20 Mbps を，fD = 140 Hz では平均受信 Es/N0 がそれぞれ約 4.5, 11.0 dB，fD = 370 
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Hz においても平均受信 Es/N0 がそれぞれ約 9.0, 16.0 dB で実現できていることが分かる． 
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図 3-10 パス数 L の影響 
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図 3-11 最大ドップラ周波数 fDの影響 

 
3.2.3 まとめ 
本節では，Rake 合成受信を前提とした場合に，QPSK データ変調を用いて，パケット長

毎の受信 SINR の測定値に応じて，チャネル符号化率 R，およびコード多重数 Cmux を適応

的に変化させる適応拡散・チャネル符号化率制御(ASCG)法を提案し，試作した 40 MHz 周
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波数帯域のブロードバンド DS-CDMA 実験装置を用いて，ASCG 法を適用した場合のスル

ープット特性を室内実験により評価した．実験結果より，パイロットシンボルを用いたパ

ケット毎（パケット長 0.5 ms）の受信 SINR 測定値に応じて，チャネル符号化率およびコ

ード多重数を変化させることにより，受信 SINR に応じた最大スループットが，制御ルー

プ遅延 4 ms で実現できることを示した．さらに，4 パスレイリーフェージングチャネルに

おいて，20 Mbps 以上のスループットを，R = 1/2，拡散率 SF = 4 を用いた Cmux = 3 コード

多重により，平均受信 Es/N0 = 9 dB 程度で実現できることを実験的に示した． 
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3.3 超広帯域 DS-CDMA における ASCG 法の屋外実験評価 
3.3.1 屋外実験概要 
屋外実験に用いたブロードバンド DS-CDMA 実験装置の主要諸元，パケットフレーム構

成，および送受信機構成は前節と同一である．屋外実験は，神奈川県横須賀市の市街地で

行い，移動局は基地局から 800 – 1000 m 程度離れた図 3-12 に示す測定コース A-B-C-D-A

を，平均時速約 30 km で走行した．測定コースは，コース C-D の中間地点を除いて，基地

局・移動局間に存在する高層のビル等の建物により基本的に見通し外の環境である． 
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図 3-12 測定コース 

 
3.3.2 超広帯域 DS-CDMA の基本特性 
図 3-13(a), 3-13(b)に，それぞれ測定コース A-B 上の P 地点，C-D 上の Q 地点（図 3-12 参

照）で測定した，瞬時電力遅延プロファイルの一例を示す．瞬時電力遅延プロファイルは，

パケットフレームに多重されたパイロットシンボルの相関検出により求めた．縦軸の受信

信号電力は，信号パスが存在しない雑音電力レベルにより正規化した．また，Rake 合成に

おいて割り当てられたフィンガの位置を併せて示す．見通し外の環境である P 地点では，2 

ms 程度の範囲に渡って多くのパスが観測され，5 MHz 帯域幅の W-CDMA に比較して，よ

り大きな Rake ダイバーシチ効果が得られると考えられる．一方，Q 地点はコース C-D 上

の中間地点の見通し環境であるため，マルチパスの遅延広がりが小さくなり，割り当てら

れた Rake フィンガ数も，P 地点に比較して減少していることが分かる． 
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(a) コース A-B 上の P 地点 
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(b) コース C-D 上の Q 地点 

図 3-13 電力遅延プロファイルの一例 

 
そこで，パケットフレーム毎にコヒーレント Rake 合成を行う際に，割り当てを行った 1

アンテナおよび 1 サブキャリア当たりの Rake フィンガ数について，測定コース毎，および

測定コース全体での累積分布特性を図 3-14 に示す．図より，移動局・基地局間が見通し外

の環境であるコース A-B, B-C, D-A では，80 – 90%以上の場所率において，本実験装置にお

ける 1 アンテナおよび 1 サブキャリア当たりの最大フィンガ数である 8 フィンガの割り当

てが行われていることが分かる．一方，コース C-D では，見通しの区間を含むため，他の

コースに比較して割り当てられるフィンガ数が減少していることが分かる．測定コース全

体で平均すると，8 フィンガの割り当てが 80%程度を占めており，測定コース上において

非常に多くのパスが観測されていることが裏付けられている． 
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図 3-14 Rake フィンガ数の累積分布特性 

 
このように非常に多くのマルチパスが存在する測定コース上において，移動局の送信電

力をパラメータとした場合の，基地局においてパイロットチャネルを用いて測定した，1

アンテナ当たりの平均受信 SINR の確率密度分布特性を，図 3-15 に示す．平均受信 SINR

は，パケットフレーム毎に測定した瞬時受信 SINR を，100 ms（200 パケット）に渡り平均

化することにより求めた．図 3-15より， 送信電力が小さい条件（例えば，18 dBm = 62.5 mW）

においては，測定される平均受信 SINR の分散が，非常に大きくなっていることが分かる．

また，送信電力を 27 dBm (= 500 mW)程度まで増加させることにより，全体的な平均受信

SINR が改善されるものの，27 dBm 以上の条件では平均受信 SINR の改善がほぼ飽和し，

その分散も非常に小さくなっていることが分かる．これは図 3-14 で示したように，非常に

多くのマルチパスが存在する屋外実伝搬環境においては，送信電力を増加させた場合でも，

所望信号の遅延波からの MPI の影響により干渉リミテッィドの条件となり，実現できる受

信 SINR の値が飽和するためと考えられる． 
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図 3-15 平均受信 SINR の確率密度分布特性 

 
図 3-16 にアンテナダイバーシチ受信なし，およびありの場合に，R = 1/3, Cmux = 1 を用い

たときの，コース A-B における基地局で測定した 1 アンテナ当たりの 100 ms 毎の平均受信

SINR に対する平均 BLER 特性を示す．比較のため，マルチパスフェージングシミュレータ

を用いて生成したマルチパスフェージングチャネルでの室内実験結果を併せて示す．コー

ス A-B 上で測定した瞬時電力遅延プロファイルにおいて，瞬時のパス選択しきい値（雑音

電力レベルから 7.8 dB 高い値に設定）を超えるパス数は平均すると 10 パス程度ある．し

たがって，室内実験においては，各パスが独立なレイリー変動に従う L パスのマルチパス

フェージングモデルを仮定し，各パスの平均電力を 6 / L dB ずつ減衰させた．最大ドップ

ラ周波数は，fD = 140 Hz とした（4.9 GHz のキャリア周波数で，時速 30 km の移動速度に相

当）．図 3-16 より，アンテナダイバーシチ受信なし/ありの場合とも，屋外実験結果におけ

る平均 BLER 特性は，室内実験結果の L = 12 – 16 パス程度の場合とほぼ一致していること

が分かる．したがって，コース A-B 上においては，平均的に十数パス程度の非常に多くの

パスが存在するものと考えられる． 
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(a) アンテナダイバーシチ受信なし 
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(b) アンテナダイバーシチ受信あり 

図 3-16 平均受信 SINR に対する平均 BLER 特性(R = 1/3, Cmux = 1) 

 
3.3.3 ASCG 法のスループットおよび場所率特性 

図 3-17 に ASCG 法を適用した場合の，基地局で測定した 1 アンテナ当たりの平均受信

SINR に対する，測定コース全体で平均した各 R, Cmux の組み合わせの選択確率を示す．ア

ンテナダイバーシチ受信なし（上段），およびあり（下段）の場合を考慮した．ASCG 法で

は，パケットフレーム毎の瞬時受信 SINR に対する各 R, Cmux の組み合わせのスループット
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を求め，スループットを最大にする各 R, Cmux の組み合わせの選択切り替えしきい値を用い

た．図より，同一の平均受信 SINR においても瞬時受信 SINR に応じた R, Cmuxの各組み合

わせが選択され，平均受信 SINR の増大につれて，より情報レートの大きい R, Cmux の組み

合わせが選択されていることが分かる．さらに，アンテナダイバーシチ受信を適用するこ

とにより，より高い情報レートを実現する R, Cmux の組み合わせの選択範囲が増加し，アン

テナダイバーシチ受信の適用が，スループットの増大に有効であることが分かる． 
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図 3-17 ASCG 法を適用した場合の平均受信 SINR に対する各(R, Cmux)の選択確率 

 
図 3-18 に ASCG 法を適用した場合の，基地局で測定した 1 アンテナ当たりの平均受信

SINR に対するスループット特性を示す．比較のため，R, Cmux の各組み合わせについて，同

じ測定コースで測定した平均受信 SINR に対するスループット特性を併せて示す．図より，

ASCG 法を適用することにより，平均受信 SINR の増大につれて，スループットを増大で

きており，受信 SINR に応じた適応レート制御が，多数のマルチパスが存在する屋外実伝

搬環境においても実現可能であることが分かる．すなわち，MPI への耐性の大きい QPSK

データ変調を用いつつ，チャネル符号化利得および拡散利得を適応的に制御する ASCG 法

が，DS-CDMA の適応レート制御法として有効である．また，アンテナダイバーシチ受信

を適用することにより，アンテナダイバーシチ受信を適用しない場合に比較して，10, 20 

Mbps 以上のスループットを実現する平均受信 SINR をともに 3 dB 程度低減できており，

アンテナダイバーシチ受信の適用が有効であることが分かる．結果として，アンテナダイ
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バーシチ受信を適用した場合，平均受信 SINR がそれぞれ 2.5, 5,5 dB 程度で，10, 20 Mbps

以上のスループットを実現できている． 

 

0

5

10

15

20

25

-4 -2 0 2 4 6 8 10 12

Th
ro

ug
hp

ut
 (M

bp
s)

Average measured received SINR per antenna (dB)

(R, Cmux)
(1/3, 1)
(1/3, 2)
(1/3, 3)
(1/2, 3)

With ASCG
Fixed

With antenna diversity

All course
(A-B-C-D-A)

Without antenna diversity

 
図 3-18  ASCG 法を適用した場合の平均受信 SINR に対するスループット特性 

 
そこで，アンテナダイバーシチ受信の適用による場所率の改善効果を明らかにするため，

スループット 10, 20 Mbps を超える測定コース上での場所率を，図 3-19(a), 3-19(b)にそれぞ

れ示す．図において，横軸は移動局の送信電力の大きさとした．図 3-19(a)より，移動局の

送信電力が 24, 30 dBm (= 250 mW, 1 W)のとき，アンテナダイバーシチ受信を用いることに

より，アンテナダイバーシチ受信を用いない場合に比較して，10 Mbps 以上のスループッ

トを実現する測定コース上の場所率をそれぞれ 40, 10%程度増大できていることが分かる．

さらに図 3-19(b)より，20 Mbps 以上を実現する場所率については，アンテナダイバーシチ

受信の適用により，それぞれ 40, 70%程度改善できていることが分かる．したがって，高速

のスループットを実現する共有チャネルの場所率を増大させるためには，アンテナダイバ

ーシチ受信の適用が非常に有効であることが分かる．結果として，アンテナダイバーシチ

受信を用いることにより，移動局の送信電力が 30 dBm (= 1 W)の条件において，測定コー

ス上の 100, 85%の場所率において，それぞれ 10, 20 Mbps 以上のスループットを実現できる

ことが分かる． 
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(a) スループット 10 Mbps を超える場所率 
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(b) スループット 20 Mbps を超える場所率 

図 3-19 送信電力に対する測定コースにおける場所率の特性 

 
3.3.4 まとめ 
本節では，試作した周波数帯域幅 40 MHz のブロードバンド DS-CDMA 実験装置を用い

て，0.5 ms のパケットフレーム毎の瞬時受信 SINR 推定結果に基づく，QPSK データ変調お

よびターボ符号化を用いた ASCG 法を適用した場合の，上りリンクの屋外実伝搬環境にお

けるスループット特性を明らかにした．屋外実験では，アンテナ高が 50 m の基地局から
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800 – 1000 m 程度離れたほぼ見通し外環境の測定コースを，移動局が平均時速約 30 km で

走行した．屋外実験結果より，非常に多くのパスが観測されるマルチパスフェージングチ

ャネルにおいて，瞬時受信 SINR に応じた ASCG 法を用いた場合に，移動局の送信電力が

250 mW および 1 W のとき，アンテナダイバーシチ受信を用いることにより，ダイバーシ

チ受信なしの場合に比較して，スループット 20 Mbps 以上を実現する測定コースにおける

場所率を，それぞれ 40, 70%以上改善することが可能であり，アンテナダイバーシチ受信の

適用が非常に有効であることを示した．結果として，アンテナダイバーシチ受信の適用に

より，20 Mbps 以上のスループットを平均受信 SINR が 5.5 dB で実現し，送信電力が 1 W

のとき，測定コースの約 85%の場所率で 20 Mbps 以上のスループットを実現できることを

示した． 
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3.4 むすび 
本章では，超広帯域 DS-CDMA を用いる無線アクセス方式において，伝搬チャネル状態

に応じて情報レート制御を行う適応無線リンク制御技術について検討した． 

まず，4.2 節では，Rake 合成受信を前提とした場合に，QPSK データ変調を用いて，パケ

ット長毎の受信 SINR の測定値に応じて，チャネル符号化率 R，およびコード多重数 Cmux

を適応的に変化させる適応拡散・チャネル符号化率制御(ASCG)法を提案し，試作した 40 

MHz 周波数帯域のブロードバンド DS-CDMA 実験装置を用いて，ASCG 法を適用した場合

のスループット特性を室内実験により評価した．実験結果より，パイロットシンボルを用

いたパケット毎（パケット長 0.5 ms）の受信 SINR 測定値に応じて，チャネル符号化率お

よびコード多重数を変化させることにより，受信 SINR に応じた最大スループットが，制

御ループ遅延 4 ms で実現できることを示した．さらに，4 パスレイリーフェージングチャ

ネルにおいて，20 Mbps 以上のスループットを，R = 1/2，拡散率 SF = 4 を用いた Cmux = 3

コード多重により，平均受信 Es/N0 = 9 dB 程度で実現できることを実験的に示した． 

さらに，4.3 節では，試作した周波数帯域幅 40 MHz のブロードバンド DS-CDMA 実験装

置を用いて，上りリンクの屋外実伝搬環境において，ASCG 法を適用した場合のスループ

ット特性を明らかにした．屋外実験では，アンテナ高が 50 m の基地局から 800 – 1000 m 程

度離れたほぼ見通し外環境の測定コースを，移動局が平均時速約 30 km で走行した．屋外

実験結果より，非常に多くのパスが観測されるマルチパスフェージングチャネルにおいて，

瞬時受信 SINR に応じた ASCG 法を用いた場合に，移動局の送信電力が 250 mW および 1 W

のとき，アンテナダイバーシチ受信を用いることにより，ダイバーシチ受信なしの場合に

比較して，スループット 20 Mbps 以上を実現する測定コースにおける場所率を，それぞれ

40, 70%以上改善することが可能であり，アンテナダイバーシチ受信の適用が非常に有効で

あることを示した．結果として，アンテナダイバーシチ受信の適用により，20 Mbps 以上

のスループットを平均受信 SINR が 5.5 dB で実現し，送信電力が 1 W のとき，測定コース

の約 85%の場所率で 20 Mbps 以上のスループットを実現できることを示した． 
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第4章 広帯域シングルキャリア FDMA 方式

におけるパイロットチャネル構成 
 
4.1 まえがき 

3GPP (3rd Generation Partnership Project)において，3G システムの長期的発展という位置付

けで LTE (Long Term Evolution)と呼ばれる Evolved UTRA (UMTS Terrestrial Radio Access) 

and UTRAN (UMTS Terrestrial Radio Access Network)の標準化仕様(LTE Release 8)が完成され

た[4-1],[4-2]．LTE では最大 20 MHz の周波数帯域幅をサポートする．下りリンクでは，広

帯域の信号帯域で生じるマルチパス干渉(MPI: Multipath interference)に対して耐力のある

OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access)に基づく無線アクセス方式が採用さ

れている．一方，上りリンクではピークのデータレートの高速化よりも，広カバレッジ化

（セル端でのデータレートおよび周波数効率の向上）が優先され，マルチキャリア方式に

対して，ピーク電力対平均電力比 (PAPR: Peak-to-Average Power Ratio)を低く抑えることが

できるシングルキャリア(SC: Single-Carrier) FDMA (Frequency Division Multiple Access)が採

用されている． 

LTE では，下りおよび上りリンクともにユーザおよびセルスループットを増大するため，

受信チャネル品質情報(CQI: Channel Quality Indicator)に基づく周波数領域のスケジューリ

ング，適応変調・チャネル符号化(AMC: Adaptive Modulation and channel Coding)，および，

送信電力制御(TPC: Transmission Power Control)が適用される．また，無線インターフェース

においてパイロットチャネル（LTE では参照信号(RS: Reference Signal)と呼ぶ）が規定され

ており，データチャネルの同期検波復調のためのチャネル推定，および周波数スケジュー

リング，AMC，TPC を実現するための CQI 測定に用いられる．したがって，LTE の要求条

件において高精度なチャネル推定および CQI 測定を実現できる最適なパイロットチャネル

構成が必要である．さらに，共有データチャネルの無線リソースの割り当てを行うスケジ

ューリングおよび AMC を行うためには，CQI 測定のためのパイロットチャネルを事前に

送信する必要がある．このように実際のパケットアクセスでは，1 リソースブロック(RB: 

Resource Block)内のパイロットチャネルの送信区間内に複数のユーザからのパイロットチ

ャネルを多重する必要がある． 

本章では，まず，同一基地局内の同時アクセスユーザ間の直交パイロットチャネル構成

を提案する．提案構成では，異なる信号帯域間のユーザの多重には，くしの歯状

(Comb-shaped)の周波数スペクトルを有する Distributed FDMA を用い，同一の信号帯域間の

ユーザの多重には CDMA を適用することにより，信号帯域幅に関わらず同時アクセスユー
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ザ間の直交化を実現する．次に，SC-FDMA を用いる LTE 上りリンクにおける無線インタ

ーフェースを前提にしたときの，要求条件を満たす最適パイロットチャネル構成を明らか

にする．前述のパイロットチャネルの主要な 2 つの役割のうち，データチャネルの同期検

波復調のためのチャネル推定が，CQI 測定に比較して高精度な推定精度が要求されるため，

同期検波復調用のパイロットチャネルに着目する．本章の構成を以下に示す． 

· SC-FDMA を用いる LTE 上りリンクにおける FDMA と CDMA を併用する直交パイロ

ットチャネル構成の提案と特性評価（4.2 節） 

· SC-FDMA を用いる LTE 上りリンクにおけるパイロットチャネルの最適な FFT ブロッ

ク長，信号系列，およびサブフレーム内の多重構成の検討（4.3 節） 
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4.2  FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成の

提案と特性評価 
4.2.1 FDMA および CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成 
本節では，同一基地局内の同時アクセスユーザ間の直交パイロットチャネル構成を提案

する．同一基地局内の全てのセクタの下りリンクにおける OFDM シンボルタイミングは完

全に同期しており，上りリンクの送信フレームタイミングは下りリンクの受信フレームタ

イミングに基づいて生成されるものと仮定する．さらに，同一基地局内の全てのセクタに

属する同時アクセスユーザに対して，適応送信タイミング制御が行われ，同一基地局内の

同時接続ユーザの受信タイミングがサイクリックプレフィックス(CP: Cyclic Prefix)を用い

るガード区間内にタイミング制御が行われているものと仮定する． 

 図 4-1 に，提案する FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネルの生成法を示

す．本提案法は，以下のような特徴を有する直交パイロットチャネル多重法である． 

(1) 異なる信号帯域間の同時アクセスユーザの多重には Distributed FDMA を適用 

SC-FDMA 無線アクセスでは，データサイズ（情報データレート）に応じて最適な信号

帯域幅で送信する．情報データレートに対して，必要以上に広帯域信号で送信する場合，

周波数ダイバーシチ効果は向上するものの，周波数当たりの電力密度が低くなるため，チ

ャネル推定精度の劣化してしまう．特に，基地局－ユーザ端末間距離が大きい電力リミテ

ッドな環境においては，大幅な受信品質の劣化につながる．さらに，周波数スケジューリ

ングおよび AMC のために用いる CQI 測定のためのパイロットチャネルは，広帯域で送信

する必要がある．このように，異なる信号帯域幅のパイロットチャネルを同一の時間ブロ

ック内に多重する必要がある．図 4-1 に示すように提案法では異なる信号帯域間の同時ア

クセスユーザの多重には，周波数領域の Distributed FDMA を適用する． 

(2) 同一の信号帯域間の同時アクセスユーザの多重には CDMA を適用 

さらに提案法では，同一の信号帯域間，すなわちサンプリングレートの等しい同時アク

セスユーザの多重には CDMA を適用する．マルチパスフェージングチャネルにおいて

CDMA を適用する場合には，CAZAC (Constant Amplitude Zero Auto-Correlation)系列[4-3]の

ような自己相関特性の優れた符号が必要である．しかしながら，CAZAC 符号は W-CDMA

で用いられているスクランブル符号と組み合わせて用いることができないため，生成可能

な全 CAZAC 系列を複数セルで繰り返して使用しなければならない．一方，マルチセル構

成のセルラシステムにおいて 1 セル周波数繰り返しを実現するためには，柔軟なパイロッ

ト系列の割り当てが必要である．したがって，十分多くのパイロット系列数が必要である．

そこで，文献[4-4]では，図 4-2 に示すように，1 つの CAZAC 系列からサイクリックシフト

(Cyclic shift)を適用することにより，複数の CAZAC 系列を生成する方法が提案されている．

この Cyclic shift により生成した CAZAC 系列間は，Cyclic shift の区間Dにおいて，相互干渉
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の低い優れた相互相関特性を有する（互いに直交する）ことが報告されている．ここで，

Cyclic shift量Dは同時アクセスユーザ間の全受信タイミング誤差およびCAZAC系列の系列

長によって決定する．本提案法の CDMA では，文献[4-4]で提案された Cyclic shift を用いる

CAZAC 系列を適用する．本提案法では，パイロット系列の生成は，図 4-3 に示すように，

まず 1 つの CAZAC 系列から Cyclic shift で生成できる複数の系列を優先的に順次割り当て

る．これは，同一の CAZAC 系列から Cyclic shift で生成された系列間の相互相関が異なる

CAZAC 系列間の相互相関よりも低いためである．そして，割り当て系列数が Cyclic shift

で生成できる系列数を超えた場合には，異なる CAZAC 系列から Cyclic shift で生成される

系列を順次用いる． 

このように，Distributed FDMA と CDMA を併用することにより，同一基地局内で異なる

あるいは同一の信号帯域を使用するユーザ間の柔軟な直交パイロット多重が実現できる．

本提案法のおけるパイロットチャネル系列は，前述の通り，CAZAC 系列の適用を前提とす

る．一般に，CAZAC 系列の系列数は，その系列長に比例する．したがって，周波数領域で

Distributed FDMA を用いる場合，時間領域では，短い CAZAC 系列の繰り返し信号となる

ため，結果として，生成できる系列数が減少してしまう．異なる基地局間にわたるパイロ

ットチャネルの直交化は困難であるため，異なる基地局間に割り当てる異なる CAZAC 系

列数は，柔軟なパイロット系列の割り当ての観点から，十分大きいことが望ましい．そこ

で本提案法では，異なる信号帯域間の同時アクセスユーザの多重のみに Distributed FDMA

の適用を制限することによって，パイロット系列数の減少を抑えることができる．また，

Distributed FDMA および CDMA の全ての直交無線リソースを使用した場合，非直交のチャ

ネル割り当てを許容する． 

 
Different transmission bandwidths  Distributed FDMA transmission

Identical transmission bandwidths  Orthogonal CDMA transmission

Code 1
Code 2
Code 3

Bandwidth 1Bandwidth 2

 
図 4-1 提案する FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成  
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図 4-2 Cyclic shift による CAZAC 系列の生成法 
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図 4-3 CDMA を用いる場合のパイロット系列の割り当て 

 
図 4-4(a)および 4-4(b)に，提案する直交パイロットチャネルの送信部および受信部のブロ

ック構成をそれぞれ示す．以降の説明では，CAZAC 系列として Zadoff-Chu 系列[4-3]を適

用するものとする．図 4-4(a)に送信部のブロック構成を示す．系列長 N（N は奇数）の

Zadoff-Chu 系列 au(i), (i = 0, 1, …, N - 1)は，以下の式で表される． 
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è
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×
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ujiau
p     (4-1) 

 
ここで，u は CAZAC 系列の系列番号であり，N と互いに素な自然数をとる．N が素数の場

合，使用可能な系列数は N - 1 となる(u = 1, 2, …, N - 1)．Cyclic shift を用いる場合，直交す

る CAZAC 系列数 L は， ë ûD= /NL となる．したがって，本提案法における Cyclic shift を

用いる CAZAC 系列 au,l(i)は，式(4-1)および Cyclic shift 番号 l (l = 0, 1, …, L - 1)を用いて，

次式で表される． 

 
}mod){()(, Nliaia ulu D×+=     (4-2) 

 
したがって，系列番号 u に基づき CAZAC 系列を生成し，Cyclic shift 番号 l に基づいて系列
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の Cyclic shift 処理が行われる．Cyclic shift 後の信号系列は，DFT (Discrete Fourier Transform)

により周波数領域の信号系列に変換される． 
 ここで，周波数領域におけるパイロット系列を )(, nS lu

DFT , )1...,,1,0( -= DFTNn （NDFT は

CAZAC 系列の系列長に等しい），サブキャリアマッピング後のパイロット系列を )(,, kS flu
IFFT , 

(k = 0, 1, …, NFFT - 1)（NFFT は IFFT (Inverse Fast Fourier Transform)のサイズを表す）とする

と，Distributed FDMA を用いた場合の直交パイロットチャネルは次式で表される． 

 

î
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=
)(0
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,
,,

otherwise
fnFknS
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lu

DFTflu
IFFT    (4-3) 

 
ここで，F は distributed FDMA におけるくしの歯の間隔（リピティションファクタ），f は
初期オフセット量を表す．このようにして生成したサブキャリアマッピング後の直交系列

は，IFFT により，再び時間領域の信号系列に変換する． 

 図 4-4(b)に受信部のブロック構成を示す．受信信号と通知された系列番号 u，Cyclic shift

番号 l，くし番号 m，送信帯域幅およびキャリア周波数の情報に基づいて生成したパイロッ

トレプリカとの間で相関検出が行い，チャネル推定を求める．図 4-4(b)に示すように，時

間および周波数領域におけるチャネル推定法が考えられる．時間領域のチャネル推定法で

は，時間領域において受信信号とパイロットレプリカとの相関検出を行い，電力遅延プロ

ファイルを生成する．雑音成分を除去した後，FFT により電力遅延プロファイルを周波数

領域のチャネル応答に変換し，サブキャリアデマッピングにより所望の帯域のチャネル推

定値を得る．一方，周波数領域のチャネル推定では，周波数領域において受信信号とパイ

ロットレプリカとの相関検出を行う．そして，隣接する L 周波数成分のチャネル推定値を

同相加算平均することにより，他ユーザの Cyclic shift 成分を取り除き，最終的なチャネル

推定値を得る．そして，時間あるいは周波数領域において推定されたチャネル応答は，

LMMSE (Linier Minimum Mean Square Error)アルゴリズムに基づく周波数領域等化器のウェ

イト生成に使用される． 
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(b) 受信部 

図 4-4 直交パイロットチャネルの送受信部構成 

 
4.2.2 FDMA における最大同時アクセスユーザ数 
4.2.2.1 周波数選択性フェージングを考慮した最大直交チャネル数からの検討 

まず，Distributed FDMA を用いた場合の最大直交チャネル数 Nmux について検討を行う．

パイロットチャネルはデータチャネルに対して時間多重される構成を仮定した．また，

Distributed FDMA を用いた場合のサブキャリア間隔をDfpilot，最小のサブキャリア間隔をDf 

(= 30 kHz)とする．このとき，Dfpilot = Df×Nmux となる．したがって，Distributed FDMA によ

る直交多重を実現するためには，1 / Dfpilot が最大パスの遅延時間よりも大きくなければなら

ない．そこでまず，最大パス遅延時間を導出するため，trms = T1×de×y で表される Greenstein

の Root mean square (r.m.s.)遅延スプレッドモデル[4-5]を仮定した．表 4-1 に，サイト間距離

(ISD: Inter Site Distance)が 2.8 および 5.0 km の場合の，90 および 95%CDF における r.m.s.遅

延スプレッドの計算値を示す．また，表 4-1 の r.m.s.遅延スプレッドを用いて計算した最大

パス遅延時間を表 4-2 に示す．ここで，p(t) = 1 / trms×exp(t / trms)で表される指数減衰する

電力遅延プロファイルモデルを仮定した．また，最大パスの遅延時間は，全受信電力の約

90%を集めることができる，最大受信電力パスから 10 dB 減衰したパスの遅延時間として

定義した．表 4.2 より，sy = 2 dB の場合，90%CDF における最大パス遅延時間は，ISD が

2.8, 5.0 km に対して，それぞれ 4.2, 5.6 ms となることがわかる．一方，Nmux が 1, 2, 3, 4, 5, 6, 

7, 8 の場合，1 / Dfpilotの値は，それぞれ 33.3, 16.7, 11.1, 8.33, 6.67, 5.55, 4.76 ms となる．した

がって，ISD が 2.8 および 5.0 km に対する最大パス遅延時間をサポートするため，許容さ

れる Nmux の値は 4 程度となる． 
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表 4-1 R.m.s.遅延スプレッド(trms) 

CDF

8.7 ms

5.7 ms

sy = 5 dB

2.9 ms

2.4 ms

sy = 2 dB

Cell radius = 2.9 km

sy = 5 dBsy = 2 dB

2.2 ms

1.8 ms

Cell radius = 1.6 km

6.5 ms

4.3 ms90%

95%

CDF

8.7 ms

5.7 ms

sy = 5 dB

2.9 ms

2.4 ms

sy = 2 dB

Cell radius = 2.9 km

sy = 5 dBsy = 2 dB

2.2 ms

1.8 ms

Cell radius = 1.6 km

6.5 ms

4.3 ms90%

95%  
 

表 4-2 最大パス遅延時間（表 4-1 のtrms より計算） 

CDF

20.1 ms

13.2 ms

sy = 5 dB

6.8 ms

5.6 ms

sy = 2 dB

Cell radius = 2.9 km

sy = 5 dBsy = 2 dB

5.2 ms

4.2 ms

Cell radius = 1.6 km

15.1 ms

10.0 ms90%

95%

CDF

20.1 ms

13.2 ms

sy = 5 dB

6.8 ms

5.6 ms

sy = 2 dB

Cell radius = 2.9 km

sy = 5 dBsy = 2 dB

5.2 ms

4.2 ms

Cell radius = 1.6 km

15.1 ms

10.0 ms90%

95%  
 
4.2.2.2 生成できる CAZAC 系列数からの検討 

図 4-5 に示すようにパイロットチャネルに Distributed FDMA を適用した場合，周波数領

域のサブキャリア間隔が増大するに従って，時間領域では，短い CAZAC 系列の繰り返し

信号となる．すなわち，Distributed FDMA によって周波数領域で F 直交パイロットを多重

した場合，CAZAC 系列の系列長は，Distributed FDMA を適用しないオリジナルの CAZAC

系列の系列長の 1/F となり，時間領域で F 回繰り返しの信号となる．一般に，CAZAC 系列

の系列数はその系列長に比例するため，結果としてパイロット系列に CAZAC 系列を適用

する場合，系列数が減少する．一方，マルチセル環境において，パイロット系列の柔軟な

リユース設計を実現するために十分多くの系列数が取れることが必要である．したがって，

生成できる CAZAC 系列数の観点からは，Distributed FDMA で多重する同時アクセスユー

ザ数は少ないほうが望ましい． 
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図 4-5 Distributed FDMA を用いる場合のパイロット系列数 
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4.2.3 シミュレーション結果 
4.2.3.1 シミュレーション諸元 
本項では，提案する FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成を適用し

た場合の平均パケット誤り率(Packet Error Rate: PER)特性を明らかにする．表 4-3 に主要シ

ミュレーション諸元を示す（基本的な無線パラメータは LTE の Study Item におけるシミュ

レーション諸元[4-6]に基づく）．また，図 4-6 にシミュレーションモデル，図 4-7 にサブフ

レーム構成をそれぞれ示す．信号帯域幅は 5 MHz，サンプリングレートは 7.68 Msps を仮

定し，サブフレーム長は 0.5 ms とした．サブフレームは，66.67 ms のブロック長を有する 6

個のデータブロック，および 33.33 ms のブロック長を有する 2 個のパイロットブロックか

ら構成され，各ブロックには 4.04 ms の CP を付加した．送信部では 2 値の情報ビット系列

を，チャネル符号化率 R = 1/2，拘束長 K = 4 ビットのターボ符号化後，QPSK または 16QAM

変調方式によりデータ変調を行った．変調後の信号系列は，DFT により周波数領域に変換

後，サブキャリアマッピングを行い，IFFT により再び時間領域の信号系列に変換した．パ

イロットチャネルに用いる CAZAC 系列は，系列長 151 の Zadoff-Chu 系列を用いた．比較

のためランダム系列を用いる場合のパイロット系列の系列長は 150 とした．また，データ

チャネルは，割り当てられた送信帯域幅で Localized FDMA 送信を行い，異なるユーザから

の複数のデータチャネルの多重には，TDMA を用いるものとした． 

受信部では 2 ブランチのアンテナダイバーシチ受信を適用した．各ブランチの FFT タイ

ミング同期は理想とした．チャネル推定は，受信信号とパイロット信号レプリカとのサー

チ窓幅内の相関検出を行うことにより推定した．雑音および干渉の影響を低減するため，

推定した雑音電力から求めたしきい値を超えるサンプル点のみを選択し，選択されたサン

プル点の相関値を FFT によって周波数領域の信号に変換し，周波数領域におけるチャネル

応答とした．推定したチャネル推定値および理想の雑音電力を用い，MPI の影響を低減す

る LMMSE アルゴリズムを用いる周波数領域等化を行った．等化後の信号はブランチ間を

合成後，データ復調およびターボ復号（Max-Log-MAP アルゴリズム）により 2 値の情報ビ

ット系列を再生した．また，チャネルモデルとして，6 パスの Typical Urban (TU)チャネル

モデル[4-7]を用いた．最大ドップラ周波数は 55.5 Hz とした（2 GHz のキャリア周波数で時

速 30 km に相当）． 
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表 4-3 主要シミュレーション諸元 

CAZAC (Zadoff-Chu) seq., 
Random seq.Pilot sequence

QPSK, 16QAMData modulation

2-branch receiver reception,
LMMSE frequency domain equalizerReceiver

0.5 ms (Data ´ 6, Pilot ´ 2)Sub-frame length

66.67 ms / 33.33 ms Data / Pilot block size

4.04 ms (= 31 samples)Cyclic prefix duration

7.68 MspsSampling rate

6-ray Typical Urban modelChannel model

1 – 6 users
Turbo coding (K = 4, R = 1/2)

5, 1.25 MHz

Channel coding

Total transmission bandwidth

Number of users

CAZAC (Zadoff-Chu) seq., 
Random seq.Pilot sequence

QPSK, 16QAMData modulation

2-branch receiver reception,
LMMSE frequency domain equalizerReceiver

0.5 ms (Data ´ 6, Pilot ´ 2)Sub-frame length

66.67 ms / 33.33 ms Data / Pilot block size

4.04 ms (= 31 samples)Cyclic prefix duration

7.68 MspsSampling rate

6-ray Typical Urban modelChannel model

1 – 6 users
Turbo coding (K = 4, R = 1/2)

5, 1.25 MHz

Channel coding

Total transmission bandwidth

Number of users
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Time1 sub-frame (= 0.5 ms)

Cyclic prefix Data block Pilot block

Time1 sub-frame (= 0.5 ms)

Cyclic prefix Data block Pilot block

 
図 4-7 サブフレーム構成 

 
4.2.3.2 同一の信号帯域における CDMA による直交パイロットを用いる場合 

はじめに，同一の 5 MHz の信号帯域を用い，Cyclic shift を用いる CAZAC 系列を使用し

た直交パイロットチャネルを適用した場合の PER 特性を示す．図 4-8(a)および 4-8(b)に，4

ユーザ環境において，それぞれ QPSK および 16QAM を用いた場合の，1 ブランチ当たりの

情報 1 シンボル当たりの信号電力対雑音電力密度比(Es/N0: Signal energy per symbol-to-noise 

power spectrum density ratio)に対する平均 PER 特性を示す．比較として，ランダム系列を用

いた場合の特性，シングルユーザ環境の場合の特性，およびチャネル推定が理想の場合の

特性も併せて示す．図 4-8 より，CAZAC 系列を用いた場合の特性は，ランダム系列を用い

た場合の特性に比較して，明らかな改善が見られる．まず，図 4-8(a)の QPSK の場合，シ

ングルユーザ環境において，CAZAC 系列を用いた場合の平均 PER が 10-2 を満たす所要平

均受信 Es/N0 は，ランダム系列に比較して約 0.5 dB 低減していることがわかる．さらに，

図 4-8(b)より，16QAM の場合，ランダム系列では平均 PER が 10-2を満たすことができない

のに対し，CAZAC 系列を用いた場合，平均受信 Es/N0 が約 11 dB で平均 PER = 10-2 を満た

しており，PER 特性を大幅に改善できているがわかる．これは，CAZAC 系列の有する優

れた自己相関特性のため，パスのタイミング検出およびチャネル推定精度が向上するため

である．次に，4 ユーザ環境における PER 特性に着目すると，Cyclic shift を用いる CAZAC

系列を用いた場合の特性は，ランダム系列に比較して，シングルユーザ環境の場合と同様

に明らかな改善効果が見られる．また，Cyclic shift 用いる CAZAC 系列の PER 特性は，QPSK

変調の場合，シングルユーザ環境の PER 特性とほぼ同等であり，さらに，16QAM 変調の

場合，シングルユーザ環境に比較して平均 PER が 10-2 を満たす所要平均受信 Es/N0 の劣化

は 0.5 dB 程度である．これは，Cyclic shift を用いる CAZAC 系列間の優れた相互相関特性

に起因して，ユーザ間のマルチユーザ干渉を十分に抑圧できるため，パスタイミング検出

精度およびチャネル推定精度が向上するためである． 

 



86 

10-3

10-2

10-1

100

-2 0 2 4 6 8 10

A
ve

ra
ge

 P
ER

Average received Es/N0 per receiver branch (dB)

QPSK, R = 1/2
6-ray TU channel model

1 user
Ideal channel est.
Random seq.
CAZAC seq.
4 users
Random seq.
CAZAC seq.

 
(a) QPSK 

10-3

10-2

10-1

100

4 6 8 10 12 14 16

A
ve

ra
ge

 P
ER

Average received Es/N0 per receiver branch (dB)

16QAM, R = 1/2
6-ray TU channel model

1 user
Ideal channel est.
Random seq.
CAZAC seq.
4 users
Random seq.
CAZAC seq.

 
(b) 16QAM 

図 4-8 同一の信号帯域における CDMA による直交パイロットの PER 特性   

 
4.2.3.3 異なる信号帯域における FDMA による直交パイロットを用いる場合 

次に，異なる信号帯域を使用するパイロットチャネルに Distributed FDMA を用いる直交

化を適用した場合の PER 特性を示す．本評価では，5 ユーザ環境を仮定し，1 サブフレー

ム内に 1.25 MHz 帯域を使用する 4 ユーザ，および 5 MHz 帯域を使用する 1 ユーザのパイ

ロットチャネルを Distributed FDMA 多重した．データチャネルについては，1.25 MHz 帯域
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で Localized 送信を用いる 4 ユーザのデータチャネルは，サブフレーム内の 6 データブロッ

クのうち前半の 3ブロックに多重し，5 MHz帯域を使用する 1ユーザのデータチャネルは，

後半の 3 ブロックに多重するものとした．すなわち，1.25 MHz 帯域の 4 ユーザと 5 MHz

帯域の 1 ユーザは TDMA を用いて多重されている．さらに，1.25 MHz 帯域を使用する 4

ユーザは，同一ブロック内で Localized FDMA によって直交多重するものとした．図 4-9 に

パイロットブロック内における Distributed FDMA を用いた場合の 5 ユーザの直交パイロッ

トチャネル構成を示す．図 4-10 に，図 4-9 に示す Distributed FDMA による直交パイロット

チャネルを用いた場合の，5 MHz および 1.25 MHz 帯域を試用するユーザの平均 PER 特性

を示す．比較のため，5 MHz 帯域を使用するリピティションファクタ F = 2 の CAZAC 系列

を用いた場合のシングルユーザ環境の PER 特性，および理想チャネル推定を仮定した場合

の特性を併せて示す．図 4-10 より，5 ユーザ環境における 5 MHz および 1.25 MHz 帯域を

使用したユーザの平均 PER 特性は，ともに同一信号帯域を使用するシングルユーザの特性

とほぼ同等の特性を実現していることがわかる．したがって，異なる信号帯域を使用する

パイロットチャネル間の直交多重が Distributed FDMA により実現でき，シングルユーザ環

境の場合とほぼ同等のチャネル推定精度が得られていることが確認できる． 

 

Frequency
5 MHz (1 user)

1.25 MHz (4 users)

Frequency
5 MHz (1 user)
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図 4-9 5 ユーザ環境におけるパイロットチャネルの多重構成 
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(b) 16QAM 

図 4-10 異なる信号帯域における FDMA による直交パイロットの PER 特性 

 
4.2.3.4 提案する FDMA と CDMA を併用する直交パイロットの PER 特性 
最後に，FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成を適用した場合の平均

PER 特性を示す．ここで評価では，6 ユーザ環境を仮定し，1 サブフレーム内に 1.25 MHz

帯域を使用する 4 ユーザ，5 MHz 帯域を使用する 2 ユーザを多重した．データチャネルは，

1.25 MH 帯域で Localized FDMA を用いる 4 ユーザのデータチャネルは，サブフレーム内の
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6 データブロックのうち最初の 2 ブロック内に多重し，5 MHz 帯域を使用する 2 ユーザの

データチャネルは，真中および最後の 2 ブロック内に多重するものとした．図 4-11 は，同

一パイロットブロック内の Distributed FDMA と CDMA の組み合わせを用いた場合の，6 ユ

ーザの直交パイロットチャネルの構成を示している．図 4-12 に，FDMA と CDMA を併用

する直交パイロットチャネルを用いた場合の 5 MHz および 1.25 MHz 帯域を使用するユー

ザの平均 PER 特性を示す．図 4-10 における 5 MHz 帯域を使用する CAZAC 系列を用いた

場合のシングルユーザおよび 5 ユーザ環境の PER 特性，および理想チャネル推定を仮定し

た場合の特性を併せて示している．図 4-12 より，6 ユーザ環境における 5 MHz および 1.25 

MHz 帯域を使用したユーザ平均 PER 特性は，ともに同一信号帯域を用いる 1 ユーザの特性

とほぼ同等の特性を実現できることがわかる．したがって，図 4-8，図 4-10，図 4-12 の結

果より，異なるおよび同一の信号帯域を使用する複数ユーザの直交パイロットチャネルを

実現する方法として，提案する FDMA と CDMA を併用する多重法が有効であることを示

した． 

 

Frequency
5 MHz (2 users)

1.25 MHz (4 users)

Frequency
5 MHz (2 users)

1.25 MHz (4 users)

 
図 4-11 6 ユーザ環境におけるパイロットチャネルの多重構成 
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(b) 16QAM 

図 4-12 FDMA と CDMA を併用する直交パイロットの PER 特性 

 
4.2.4 まとめ 
本節では，SC-FDMA 無線アクセスを用いる LTE 上りリンクにおいて，同一基地局内の

同時アクセスユーザ間の FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成を提案

した．提案構成では，異なる信号帯域間のユーザの多重には，Distributed FDMA を用い，

同一の信号帯域間のユーザの多重には CDMA を適用することにより，信号帯域幅に関わら

ず同時アクセスユーザ間の直交パイロットチャネルを実現する．さらに，CDMA による直

交多重を実現するため，パイロットチャネルの系列には，Cyclic shift を用いる自己相関お

よび相互相関特性の優れた CAZAC 系列を適用する．シミュレーション結果より，まず，

CAZAC 系列を用いたパイロットチャネルは，ランダム系列を用いる場合に比較して，マル

チユーザ干渉およびMPIの抑圧効果によるチャネル推定精度の向上に起因して大幅に PER

特性が改善できることを示した．また，提案した Distributed FDMA と CDMA を併用する直

交パイロットチャネルを適用した場合，異なる信号帯域幅を使用する 6 ユーザ環境（1.25 

MHz 帯域の 4 ユーザおよび 5 MHz 帯域の 2 ユーザ）における平均 PER 特性は，シングル

ユーザ環境における PER 特性にほぼ一致し，マルチユーザ間の直交パイロットチャネルが

実現できることを示した．提案するパイロットチャネルの多重法は，LTE の上りリンクに

おけるチャネル品質測定用参照信号の仕様に盛り込まれている[4-15]． 
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4.3 SC-FDMA を用いる上りリンク無線アクセスにおける最適 RS
構成 

4.3.1 無線インターフェースの前提条件とシステム要求条件 
本節では，LTE 上りリンクにおける以下の無線インターフェースの条件を前提として最

適な RS 構成を明らかにする．なお，LTE における主要な 2 つの役割のうち，データチャ

ネルの同期検波復調のためのチャネル推定が，CQI 測定に比較して高精度な推定精度が要

求されるため，同期検波復調用 RS に着目する． 

· 無線フレームおよびサブフレーム長を，それぞれ 10 ms および 1 ms とする．ここで，

1 ms のサブフレーム長は，単位送信時間間隔(TTI: Transmission Time Interval)に相当す

る．また，1 サブフレームは，0.5 ms 長の 2 つのスロットから構成される． 

· 周波数領域で SC-FDMA 信号を生成する DFT (Discrete Fourier Transform)-spread 

OFDM[4-8],[4-9]を適用する．本方法により下りリンクにおける FFT ベースの OFDMA

無線アクセスと共通性の高い送受信処理を実現できる．また，FFT ブロック間干渉を

抑圧するため，ブロック毎に Cyclic Prefix (CP)を挿入する． 

· RS 系列として，CAZAC 系列[4-3],[4-10]を適用する．ランダム系列に比較して，高精

度なチャネル推定および CQI 測定を実現できる． 

· 共有データチャネルには，QPSK および 16QAM データ変調方式，ターボ符号化を適

用する． 

· マルチパス干渉を抑圧するため，周波数領域等化器[4-11]を適用する． 

以上を前提として，次に示す LTE におけるシステム要求条件を考慮して最適な RS 構成を

検討する． 

(1) ユーザおよびセルスループット 

Release 6 仕様で規定されている High-Speed Uplink Packet Access (HSUPA)に比較して高い

ユーザおよびセルスループット（すなわち周波数利用効率）が実現できることが要求条件

として決められている[4-12]．したがって，本稿では，主にユーザスループットを評価項目

として最適な RS 構成を求める．この場合，RS および CP の挿入損を含む最終的なスルー

プット特性で比較評価を行う． 

(2) 移動速度（モビリティ） 

高速移動をサポートするものの，セルラ方式の主な適用環境は低速移動環境であるため，

通常の車速より低速な移動環境において最適な RS 構成を求める．しかしながら，Evolved 

UTRA では時速 350 km 程度までの超高速移動条件もサポートするため[4-13]，特性劣化を

許容しつつ，この程度の移動速度までサポートできるようにする． 

(3) RS 系列数 
前述の CAZAC 系列は，スクランブル系列と併用することができないため，同一コード
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間干渉に起因して系列の 1 セル繰り返しは困難である．したがって，異なるセル間におけ

る柔軟な RS 系列の割り当てを実現するためには，系列数ができるだけ多く生成できるこ

とが望ましい． 

(4) 下りリンクとの無線パラメータの共通化 
前述のように LTE では，下りおよび上りリンク間で異なる無線アクセスが採用されてい

る．しかしながら，下りおよび上りリンク間で同一の無線パラメータ（例えば，サブキャ

リア間隔，FFT ブロック長など）を実現できれば，CQI 情報などのフィードバック情報が

必要な周波数領域スケジューリング，AMC，再送制御などの技術の高効率な実現，実装上

のメリットが得られる．したがって，下りおよび上りリンクで無線パラメータを含めた共

通性の高い RS 構成が望ましい． 

 
4.3.2 シミュレーション諸元 

表 4-4 に，本稿におけるシミュレーション諸元を示す．主要無線パラメータは，3GPP に

おける LTE の検討において用いられる共通評価諸元に基づいている[4-14]．図 4-13(a)およ

び 4-13(b)に，本検討に用いた送信部および受信部におけるブロック構成を示す．図 4-13(a)

に示すように送信部において，周波数領域で SC-FDMA 信号を生成する DFT-spread OFDM

を適用する．システム帯域幅（基地局の送受信帯域幅）は 10 MHz，サンプリング周波数は

15.36 Msps を仮定し，サブフレーム長は 1 ms とした．情報ビット系列は，チャネル符号化

率 R = 1/2 または 3/4，拘束長 K = 4 ビットによりターボ符号化を行った．符号化後のビッ

ト系列は，スクランブル符号を乗算した後，QPSK または 16QAM 変調方式を用いてデータ

変調を行った．各ユーザの送信帯域幅は，4.5 MHz あるいは 0.36 MHz とした．周波数領域

におけるサブキャリア間隔は，15.36 Msps を仮定すると 15 kHz に相当する．DFT により時

間領域から周波数領域に変換された信号は，サブキャリアマッピング部において，Localized 

FDMA 信号を生成するものとした．マッピング後の信号は IFFT (Inverse FFT)により再び時

間領域の信号に変換した後，各 FFT ブロックに CP を付加した．RS の系列には，CAZAC

系列である Zadoff-Chu 系列[4-3]を用いた．CAZAC 系列は，時間および周波数領域におい

て一定振幅となる性質を有する．RS はデータ信号と同様に Localized FDMA 送信を仮定し，

送信帯域幅はデータチャネルと同一とした．RS の系列長は，送信帯域幅が 4.5 MHz の場合

は 300，0.36 MHz の場合は 48 / NRS とした．ここで，NRS はサブフレーム当たりの RS ブロ

ック数を表している．RS ブロックは，データ信号ブロックとサブフレーム内で時間多重し

て送信される． 

チャネルモデルとして，6 パスの Typical Urban チャネルモデル[4-7]を用いた．フェージ

ング変動の最大ドップラ周波数 fDはパラメータとした． 

図 4-13(b)に示すように，受信部では，2 ブランチのアンテナダイバーシチ受信を適用し

た．各ブランチの FFT タイミング同期は理想とした．また，チャネル推定は周波数領域で
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行った．本検討では最適な RS 構成を明らかにするため，RS ブロック長がデータブロック

長と異なる（データブロック長より小さい）場合を検討する．この場合，サンプリング周

波数一定の条件で FFT ブロック長が異なると，周波数領域において，データチャネルのサ

ブキャリアに対応する RS のサブキャリアにヌル（チャネル推定値の存在しないサンプル

点）が生じる．本評価ではまず，RS のチャネル推定値が存在する連続する 2 つのサブキャ

リアを用いて線形補間により，ヌルサンプル点におけるチャネル推定値を求める．次に，

チャネル推定値に残留する雑音成分を抑圧するため，対象のサブキャリアとその両端の数

サブキャリアのチャネル推定値を同相加算平均するものとした．更に，時間方向のサブフ

レーム内のフェージング変動に追従するため，RS ブロックにおいて周波数領域で求めたチ

ャネル推定値を，連続する 2 つの RS ブロック間で内挿および外挿による線形補間を行う

ことにより，データチャネルに対するチャネル推定を求めた．求められたチャネル推定値

は，周波数領域等化のための LMMSE (Linear Minimum Mean Square Error)等化ウェイト生成

のために用いられる．本評価では，等化ウェイト生成において理想の雑音電力を用いた．

等化後の信号はブランチ間を合成後，データ復調およびターボ復号（Max-Log-MAP アルゴ

リズム）により 2 値の情報ビット系列を再生した． 

 
表 4-4 主要シミュレーション諸元  

LMMSE frequency domain equalizerEqualizer

4.5 / 0.36 MHzOccupied user transmission bandwidth
15.36 MspsSampling frequency 

QPSK, 16QAMData modulation

Zadoff-Chu sequence 
(CAZAC sequence)RS sequence

6-ray Typical Urban modelChannel model

RS-based frequency domain channel 
estimation with linear interpolationChannel estimation

2-branch receiver reception

Turbo coding (K = 4, R = 1/2, 3/4)

1.0 ms

10 MHz

Sub-frame length

Channel coding

System bandwidth

Receiver diversity
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(a) 送信部 
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(b) 受信部 

図 4-13 送受信部におけるブロック構成 

 
4.3.3 シミュレーション結果 
4.3.3.1 最適 FFT ブロック長 

はじめに，RS を用いる同期検波復調に直接影響するするデータチャネルの最適 FFT ブ
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ロック長の検討を行う．ここで，FFT ブロック長はデータブロック長と定義し，各 FFT ブ

ロックには CP を付加する．図 4-14 に，FFT ブロック長とフェージングチャネル変動に対

する追従性の関係を示す．図 4-14 に示すように，FFT ブロック長を短くするに従って，サ

ブフレーム内に多くの CP を挿入することになるため，CP の挿入損が増大する．一方，前

述のように周波数領域等化の適用を前提とするため，時間領域の FFT ブロック内では，同

一のチャネル推定値を用いる必要がある．よって，FFT ブロック長を長くするに従い，FFT

ブロック内において，実際のチャネル変動とチャネル推定値との誤差が大きくなってしま

う．このように，最適な FFT ブロック長は，CP 挿入損の低減とチャネル変動に対するチ

ャネル推定の追従性のトレードオフの関係を考慮する必要がある． 
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Actual fading variation
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CP FFT block
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CP FFT block
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Time
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図 4-14 FFT ブロック長とフェージングチャネル変動に対する追従性の関係 

 
図 4-15 に，FFT ブロック長に対する平均 PER (Packet Error Rate)が 10-1 および 10-2 を満た

す 1 ブランチ当たりの所要平均受信情報 1 シンボル当たりの信号電力対雑音電力密度比

(Es/N0: Signal energy per symbol-to-noise power spectrum density ratio)特性を示す．図 4-15(a)お

よび 4-15(b)は，それぞれ，QPSK および 16QAM データ変調を用いた場合の特性であり，

チャネル符号化率は R = 1/2 とした．本評価では，FFT ブロック長以外の影響を取り除くた

め，理想チャネル推定を仮定した．FFT ブロック長に関わらず，CP 長は 4.7 ms で一定とし

た．また，最大ドップラ周波数 fDは 55.5, 222, 370, 648 Hz とした．これは，2 GHz のキャ

リア周波数の場合，それぞれ時速 30, 120, 200, 350 km に相当する．図より，fD が 222 Hz

までの低速～中速の移動環境の場合，CP 挿入損の増大を考慮すると，FFT ブロック長は

66.7 ms 以上とすべきであることがわかる．一方，fD = 648 Hz 程度までの高速移動環境にお

ける所要平均受信 Es/N0 の増大を低く抑えるためには，FFT ブロック長は QPSK，および

16QAM 変調のとき，それぞれ，266.6，133.3 ms 程度以下にすべきであることがわかる．し
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たがって，最適な FFT ブロック長は，66.7 – 133.3 ms 程度であることがわかる．これは，

15.36 Msps のサンプリング周波数を仮定した場合，1024 – 2048 の FFT ポイント数に相当す

る．本結果より，以降の評価では，データチャネルの FFT ブロック長は 66.7 ms（1024 の

FFT ポイント数）とする． 
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(a) QPSK データ変調 
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(b) 16QAM データ変調 

図 4-15 FFT ブロック長に対する所要平均受信 Es/N0 特性 
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4.3.3.2 RS 系列 
次に，PER 特性の観点から，RS 系列として CAZAC 系列のランダム系列に対する優位性

を検討する．図 4-16 に，CAZAC 系列およびランダム系列を用いた場合の，1 ブランチ当

たりの平均受信 Es/N0に対する平均 PER 特性を示す．送信帯域幅は 4.5 MHz，データチャ

ネルおよび RS の FFT ブロック長は 66.7 ms とした．また，QPSK および 16QAM データ変

調を用い，R = 1/2 とした．最大ドップラ周波数は fD = 55.5 Hz とした．さらに，比較のた

め，理想チャネル推定の場合の特性も併せて示す．図 4-16 より，RS に CAZAC 系列を用

いたときの平均 PER が 10-2 を満たす所要平均受信 Es/N0 は，ランダム系列を用いた場合に

比較して，QPSK および 16QAM 変調に対して，それぞれ，所要平均受信 Es/N0 を約 0.5, 1.0 

dB 低減できていることがわかる．これは CAZAC 系列のマルチパスに対する非常に低い自

己相関特性(Zero auto-correlation)に起因して，チャネル推定精度が向上するためである．し

たがって，RS 系列として CAZAC 系列を用いる妥当性が確認できる．以降の評価では，RS

系列として CAZAC 系列を用いる． 
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図 4-16 CAZAC 系列とランダム系列の PER 特性比較 

 
4.3.3.3 ブロックサイズおよびサブフレーム内のブロック数 

本段では，高ユーザスループット実現の観点から，サブフレーム当たりの RS ブロック

数と RS の FFT ブロック長に関して，最適な RS 構成を明らかにする．図 4-17 に，本評価

で検討する 4 つの RS 構成の候補のサブフレーム構成を示す．前段までの検討結果に基づ

き，データチャネルの FFT ブロック長は 66.7 ms，RS 系列には CAZAC 系列を用いる．図

4-17(a) – 4-17(d)の各構成におけるサブフレーム当たりの RS ブロック数 NRS は，それぞれ
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NRS = 2, 4, 6, 8 である．本検討では，サブフレーム当たりの RS 挿入損が一定としたため，

NRS の増大に伴い，RS ブロック長は 66.6, 33.3, 22.2, 16.7 ms と短くなっている．RS ブロッ

ク当たりの FFT ブロック長が長いほど，RS ブロック当たりのチャネル推定は向上する．

一方，サブフレーム当たりの RS ブロック数が大きいほど，サブフレーム内のフェージン

グ変動に対する追従性が向上する． 

 

Sub-frame (=  1 ms)

Slot (= 0.5 ms)

RS block Data blockRS block Data block

 
(a) NRS = 2 

 
(b) NRS = 4 

 
(c) NRS = 6 

 
(d) NRS = 8 

図 4-17 RS 構成の候補のサブフレーム構成 

 
図 4-18(a), 4-18(b), 4-18(c)および 4-18(d)に，それぞれ，fD = 55.5, 222, 444 および 648 Hz（2 

GHz のキャリア周波数の場合，時速 30, 120, 240, 350 km に相当）のときの，1 ブランチ当

たりの平均受信 Es/N0に対するユーザスループット特性を示す．本評価では，最大のユーザ

スループットを実現するため，平均受信 Es/N0 に応じて，最適な変調方式とチャネル符号化

率(MCS: Modulation and Coding Scheme)の組み合わせを理想的に選択する AMC の適用を仮

定した．MCS の組み合わせは，QPSK 変調（符号化率 R = 1/2, 3/4）および 16QAM 変調（R 

= 1/2, 3/4）の 4 種類を用いた．ユーザ当たりの送信帯域幅は 0.36 MHz とした． 

図 4-18(a)に示すように，fD = 55.5 Hz の場合，主に QPSK 変調が用いられる平均受信 Es/N0

が約 8 dB 未満の領域においては，4 つの RS 構成の間で顕著な特性差は見られない．しか

しながら，主に 16QAM 変調が適用される平均受信 Es/N0 が約 8 dB 以上の領域においては，

NRS = 6 および 8 の RS 構成のスループットが若干劣化している．これは，FFT ブロックあ

たりの RS 電力が，NRS = 2 および 4 の RS 構成に比較して小さいため，チャネル推定精度

が劣化するためと考えられる．図 4-18(b)の fD = 222 Hz の場合においても，fD = 55.5 Hz の

ときと同様の傾向が見られる．図 4-19 に，Jakes モデルにおける最大ドップラ周波数 fDに

対する連続する 2 つの RS ブロック間のフェージング相関の解析結果を示す．図より，fD = 

222 Hz の場合，NRS = 2, 4, 6 (8)に対応する 2 つの RS 間のフェージング相関値は，それぞれ，
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0.88, 0.95, 0.98 であり，NRS = 2 の場合でも RS ブロック間のフェージング相関は大きい値に

なっている．したがって，図 4-18(b)のスループット特性の妥当性が確認できる．しかしな

がら，図 4-18(c)に示すように fD = 444 Hz の場合には，主に 16QAM 変調，チャネル符号率

R = 3/4 が適用される平均受信 Es/N0 が約 12 dB 以上の領域において，NRS = 2 の RS 構成の

ユーザスループット特性が NRS = 4 の RS 構成に比較して劣化していることがわかる．これ

は，図 4-19 より，fD = 444 Hz の場合のフェージング相関値が，NRS = 2, 4, 6 (8)の場合に対

して，それぞれ 0.57, 0.81, 0.89 となることから，NRS = 2 の RS 構成のフェージング変動に

対する追従性が劣化するためである．さらに，図 4-18(d)に示すように LTE でサポートする

上限に近い fD = 648 Hz の条件では，NRS = 2 の RS 構成は，16QAM 変調が主に適用される

平均受信 Es/N0 が約 8 dB 以上の領域においては，他の構成に比較してスループットが劣化

している．したがって，このような極端に高速な移動環境においては，NRS = 4 の RS 構成

が最も良好なユーザスループット特性を実現できることがわかる．しかしながら，fDが 444 

Hz 程度以上の高速移動環境において，AMC を行ったとき 16QAM 変調が選択される確率

は極めて低く，QPSK 変調が殆どの場合に選択されると考えられる．図 4-18(c), 4-18(d)から

fD =648 Hz の場合においても，QPSK 変調が主に適用される平均受信 Es/N0 が約 8 dB 以下の

領域においては NRS = 2 の RS 構成は他の構成とほぼ同等のスループットが得られているこ

とがわかる．したがって，fDが 444 Hz 程度以上の高速移動環境において 16QAM 変調が適

用される条件に対する NRS = 2 の RS 構成のスループットの劣化は実効上問題ないと言える．

一方，NRS = 2 の RS 構成は NRS = 4 の RS 構成に比較して，2 倍の FFT ブロック長（RS 系列

長）になる．RS 系列として用いた Zadoff-Chu 系列の系列数は，その系列長にほぼ比例す

るため，NRS = 2 は NRS = 4 に対して，約 2 倍の系列数を生成することができ，セル間のよ

り柔軟な RS 系列の割り当てを実現することができる．また，NRS = 2 の RS 構成は，OFDMA

を用いる LTE 下りリンクのサブフレーム構成と同一であるため，CQI 情報などのフィード

バック情報が必要な周波数領域スケジューリング，AMC，再送制御などを高効率に実現で

き，また実装上のメリットが得られる．結果として，NRS = 2 の RS 構成は，LTE の典型的

な適用領域である時速 120 km 程度までの低速移動環境において高ユーザスループット特

性を実現でき，時速 350 km までの高速移動環境も実効上劣化無くサポートできる．さらに，

他の構成に比較して，RS 系列数を多く生成でき，下りリンクと共通のサブフレーム構成を

実現できることから，NRS = 2 の RS 構成が最も適することを示した． 
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(a) fD = 55.5 Hz 
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(b) fD = 222 Hz 
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(c) fD = 444 Hz 

0.0

0.2

0.4

0.6

0.8

1.0

-4 0 4 8 12 16 20

Th
ro

ug
hp

ut
 (M

bp
s)

Average received Es/N0 per branch (dB)

Structure
NRS = 2
NRS = 4
NRS = 6
NRS = 8

fD = 648 Hz

 
(d) fD = 648 Hz 

図 4-18 ユーザスループット特性比較 
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図 4-19 フェージング相関の解析結果 

 
4.3.4 まとめ 
本節では，SC-FDMA 無線アクセスを用いる LTE 上りリンクにおいて，ユーザスループ

ットの観点から，同期検波のチャネル推定用に用いる最適な RS 構成を明らかにした．シ

ミュレーション結果より，まず，周波数領域等化を用いるデータチャネルの最適な FFT ブ

ロック長が，CP の挿入損とブロック内のフェージング変動の追従性のトレードオフより，

66.7 – 133.3 ms（15.36 Msps のサンプリング周波数を仮定すると，1024 – 2048 の FFT ポイン

ト数に相当）程度であることを示した．次に，マルチパスに対して低い自己相関特性を有

する CAZAC 系列が，ランダム系列に比較して PER 特性を改善でき，RS 系列に適してい

ることを示した．さらに，1 ミリ秒のサブフレーム内に 2 つの RS ブロックを有する NRS = 2

の RS 構成は，LTE の典型的な適用領域である時速 120 km 程度までの低速移動環境におい

て高ユーザスループット特性を実現でき，時速 350 km までの高速移動環境も実効上劣化無

くサポートできることを示した．そして，他の構成に比較して，RS 系列数を多く生成でき，

下りリンクと共通のサブフレーム構成を実現できることから，NRS = 2 の RS 構成が最も適

することを示した． 
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4.4 むすび 
本章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリン

クパイロットチャネル構成について検討した． 

4.2 節では，SC-FDMA 無線アクセスを用いる LTE 上りリンクにおいて，同一基地局内の

同時アクセスユーザ間の FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル構成を提案

した．提案構成では，異なる信号帯域間のユーザの多重には，Distributed FDMA を用い，

同一の信号帯域間のユーザの多重には CDMA を適用することにより，信号帯域幅に関わら

ず同時アクセスユーザ間の直交パイロットチャネルを実現する．さらに，CDMA による直

交多重を実現するため，パイロットチャネルの系列には，Cyclic shift を用いる自己相関お

よび相互相関特性の優れた CAZAC 系列を適用する．シミュレーション結果より，まず，

CAZAC 系列を用いたパイロットチャネルは，ランダム系列を用いる場合に比較して，マル

チユーザ干渉およびMPIの抑圧効果によるチャネル推定精度の向上に起因して大幅に PER

特性が改善できることを示した．また，提案した Distributed FDMA と CDMA を併用する直

交パイロットチャネルを適用した場合，異なる信号帯域幅を使用する 6 ユーザ環境（1.25 

MHz 帯域の 4 ユーザおよび 5 MHz 帯域の 2 ユーザ）における平均 PER 特性は，シングル

ユーザ環境における PER 特性にほぼ一致し，マルチユーザ間の直交パイロットチャネルが

実現できることを示した． 

 4.3 節では，SC-FDMA 無線アクセスを用いる LTE 上りリンクにおいて，ユーザスループ

ットの観点から，同期検波のチャネル推定用に用いる最適な RS 構成を明らかにした．シ

ミュレーション結果より，まず，周波数領域等化を用いるデータチャネルの最適な FFT ブ

ロック長が，CP の挿入損とブロック内のフェージング変動の追従性のトレードオフより，

66.7 – 133.3 ms（15.36 Msps のサンプリング周波数を仮定すると，1024 – 2048 の FFT ポイン

ト数に相当）程度であることを示した．次に，マルチパスに対して低い自己相関特性を有

する CAZAC 系列が，ランダム系列に比較して PER 特性を改善でき，RS 系列に適してい

ることを示した．さらに，1 ミリ秒のサブフレーム内に 2 つの RS ブロックを有する NRS = 2

の RS 構成は，LTE の典型的な適用領域である時速 120 km 程度までの低速移動環境におい

て高ユーザスループット特性を実現でき，時速 350 km までの高速移動環境も実効上劣化無

くサポートできることを示した．そして，他の構成に比較して，RS 系列数を多く生成でき，

下りリンクと共通のサブフレーム構成を実現できることから，NRS = 2 の RS 構成が最も適

することを示した． 
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第5章 広帯域シングルキャリア FDMA 方式

における制御チャネル構成 
 
5.1 まえがき 

3GPP (3rd Generation Partnership Project)において，3G システムの長期的発展という位置付

けで LTE (Long Term Evolution)と呼ばれる Evolved UTRA (UMTS Terrestrial Radio Access) 

and UTRAN (UMTS Terrestrial Radio Access Network)の標準化仕様(LTE Release 8)が完成され

た[5-1],[5-2]．LTE では最大 20 MHz の周波数帯域幅をサポートする．下りリンクでは，広

帯域の信号帯域で生じるマルチパス干渉(MPI: Multipath interference)に対して耐力のある

OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access)に基づく無線アクセス方式が採用さ

れている．一方，上りリンクではピークのデータレートの高速化よりも，広カバレッジ化

（セル端でのデータレートおよび周波数効率の向上）が優先され，マルチキャリア方式に

対して，ピーク電力対平均電力比 (PAPR: Peak-to-Average Power Ratio)を低く抑えることが

できるシングルキャリア(SC: Single-Carrier) FDMA (Frequency Division Multiple Access)が採

用されている． 

LTE では，パケットアクセスのみが採用されており，音声トラヒックなどの遅延時間の

要求条件の厳しいリアルタイムトラヒックを含めた全てのトラヒックをパケットアクセス

で一元的に伝送する．従って，下りリンクの共有データチャネル(Shared channel)には，遅

延時間の要求条件および受信チャネル品質(CQI: Channel Quality Indicator)に基づくスケジ

ューリング，適応変調・チャネル符号化(AMC: Adaptive Modulation and Coding)，パケット

合成型のハイブリッド ARQ (HARQ: Hybrid Automatic Repeat reQuest)が適用される．これら

のパケットアクセス技術を効率的に動作させるため，CQI 情報，および下りリンクの HARQ

の確認応答(ACK: Acknowledgement)/非確認応答(NACK: Negative ACK)情報を送信する

Layer 1/Layer 2 (L1/L2)制御チャネルが規定されている[5-3]． 

本章では，まず，LTE 上りリンクの DFT-Spread OFDM を用いる SC-FDMA において，L1/L2

制御信号のシングルキャリアに基づく効率的な多重法を提案する．はじめに，あるユーザ

端末の上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号に対して，シングルキャリアに

基づく多重法を提案する．次に，上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号

に対して，専用の時間-周波数リソースを用いて周波数ホッピングを適用する多重法を提案

する．さらに，同一の狭帯域の時間-周波数リソースを用いる異なるユーザ端末からの L1/L2

制御信号間を直交 CDMA により多重する方法を提案する． 

LTE では，同一の CAZAC 系列を巡回シフト(CS: Cyclic Shift)して生成した複数の系列を
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同一セル内の PUCCH の多重に用いることが採用されている[5-3]．巡回シフト間隔の時間

に近い大きな遅延スプレッドのマルチパスがある場合，巡回シフトで生成した系列間の相

互相関（符号間干渉）が大きくなり，特性が劣化することが指摘されている[5-4]．一方，

巡回シフトを用いたときの PUCCH の多重数を増大するために，ACK/NACK に対してはブ

ロック拡散(BS: Block Spread)の適用が規定されている[5-3]．そこで本章では，次に，巡回

シフトおよびブロック拡散を用いる CDMA においてチャネル符号化情報を用いて復調お

よび復号を同時に行う協調最尤検出(MLD: Maximum Likelihood Detection) (Joint MLD)の構

成を提案する．はじめに，Joint MLD における相関値の最適合成法を明らかにし，次に Joint 

MLD の従来の同期検波に対する有効性を明らかにする．最後に，CS-CDMA および

BS-CDMA において Joint MLD を適用したときのブロック誤り率(BLER: Block Error Rate)を

比較評価する． 

本章の構成を以下に示す． 

· 広帯域シングルキャリア FDMA 方式に適した上りリンク制御チャネルの多重法の提

案と特性評価（5.2 節） 

· 巡回シフトおよびブロック拡散 CDMA における制御情報に対する符号化情報を用い

る協調最尤検出法の特性評価（5.3 節） 
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5.2 シングルキャリア FDMA 方式における上りリンク制御チャネ

ルの多重法の提案と特性評価 
5.2.1 上りリンクにおける L1/L2 制御信号 
 はじめに，L1/L2 制御信号の適切な多重法を設計する上で必要なため，LTE の上りリン

クにおいて伝送される L1/L2 制御情報について説明する． 

· 下りリンク共有データチャネルに対する ACK/NACK 情報 

ACK (Acknowledgement) / NACK (Negative-acknowledgement)情報は，下りリンクにおいて

データ伝送が割り当てられたユーザ端末(UE: User Equipment)からのみ送信される．

Round trip delay の制約のため，ACK/NACK 情報に対しては厳しい送信タイミングの要求

が求められる． 

· 下りリンクスケジューリングおよびリンクアダプテーションのための CQI 

本情報は，下りリンクにおいてデータ送信を行うすべての UE から送信される． 

· 下りリンク MIMO に関連するフィードバック情報 

下りリンクにおけるMIMO伝送時の送信アンテナウェイトあるいはストリーム数の情報

である．LTE の下りリンクではチャネル状態に応じて送信ストリーム数を適応的に制御

する，ランクアダプテーションが採用されている．CQI と同等の性能が必要である． 

· 上りリンクデータ送信のためのスケジューリング要求 

上りリンクでデータ送信を行う場合，基地局スケジューラに登録されていない UE が，

本情報を送信する 

 上記の L1/L2 制御信号はすべて上りリンク共有データチャネルに付随しない情報であり，

上りリンクデータ送信を伴う場合も伴わない場合も，これらの制御情報を送信する必要が

ある．LTE では，W-CDMA において定義されているトランスポートフォーマットや HARQ

に関連する情報のような共有データに付随する制御情報は用いない．これは，LTE の上り

リンクにおいては，同時アクセスUE間の直交性が周波数および符号領域で保たれており，

同時アクセス UE 間の干渉を避けるための送信電力やトランスポートフォーマットに対す

る正確な制御が必要ないためである．下りリンク MIMO に関連する情報やスケジューリン

グ要求は，送信間隔や遅延に対する要求条件が CQI と同等であるため，本検討では，

ACK/NACK および CQI に着目する． 

 
5.2.2 提案する上りリンク制御チャネルの多重法 
5.2.2.1 上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号の多重法 

図 5-1 に，提案する上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号のシングルキャ

リアに基づく多重法を示す．シングルキャリアに基づく多重法は，L1/L2 制御信号と共有

データチャネルを時間分割多重(TDM: Time Division Multiplexing)することにより実現する．
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シングルキャリアに基づく多重法は，マルチキャリアに基づく多重法に比較して以下に示

すような優位性を示す．マルチキャリアに基づく多重法において，L1/L2 制御信号と共有

データチャネルは，異なる周波数帯域を用いて同時送信される．このとき，L1/L2 制御信

号と共有データチャネルは適切な電力比を用いて送信する． 

· 低 PAPR 

上りリンクでは，UE の送信部の消費電力が同じになるように同一の送信電力増幅器を仮

定した場合，PAPR が大きいほど送信バックオフを大きくする必要があるため，送信機

出力の送信電力が小さくなり，カバレッジが減少する．TDM によるシングルキャリアに

基づく多重法を用いることにより，マルチキャリアに基づく多重法に比較して PAPR を

低くできる． 

· パイロットチャネルのオーバヘッド低減 

シングルキャリアに基づく多重法では，共有データチャネルの復調に必要なパイロット

チャネルに加えて，追加のパイロットチャネルを送信する必要は無い．しかしながら，

マルチキャリアに基づく多重法では，異なるキャリアで送信される L1/L2 制御チャネル

の復調用に共有データチャネルの復調用のパイロット信号と別のパイロット信号を送信

する必要があり，パイロット信号のオーバヘッドが増大する． 

· 大きな周波数ダイバーシチ利得 

シングルキャリアに基づく多重法において，L1/L2 制御信号は周波数スケジューリング

により割り当てられた広帯域のデータチャネルと同一の帯域を用いて送信する．よって，

大きな周波数ダイバーシチ利得が得られる．一方，マルチキャリアに基づく多重法では，

L1/L2 制御チャネルに割り当てる帯域幅は，無線リソースの効率化のため狭帯域にする

必要がある．したがって，得られる周波数ダイバーシチ利得は，シングルキャリアに基

づく多重法に比較して劣化する．さらに，シングルキャリアに基づく多重法では，共有

データチャネルにチャネル状態に応じた周波数スケジューリングを用いる場合，各 UE

には CQI の高い周波数ブロックが割り当てられるため，マルチユーザダイバーシチ効果

が L1/L2 制御チャネルに対しても得られる．しかしながら，マルチキャリアに基づく多

重法において，共有データチャネルとは独立に L1/L2 制御チャネルに周波数スケジュー

リングを適用するのは，制御の複雑さと制御ビットの増大から非現実的である． 
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図 5-1 提案する上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号の多重法 

 
5.2.2.2 上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号の多重法 
(1) 従来法 

Evolved UTRA の Study Item [5-5]では，上り共有データチャネルが割り当てられない UE

に対する ACK/NACK および CQI の多重法として，以下の 2 つの方法が提案されている． 

· Option 1： サブフレーム内の上り共有データチャネルに対して時間分割多重 

· Option 2： L1/L2 制御チャネル送信のため準静的に割り当てられた専用の時間・周波数

リソースに多重 

図 5-2(a)に Option 1 の多重法を示す．ACK/NACK および CQI 情報をサブフレーム毎に送

信することができるため，低遅延な送信が実現できる．反面，制御チャネルのオーバヘッ

ドを小さく抑えるため，短い時間（例えば，1 ショートブロック区間）に ACK/NACK およ

び CQI 情報を割り当てる場合，実効的なチャネル符号化および拡散による処理利得を大き

くできないため所要の品質で復号できるカバレッジが減少する．図 5-2(b)に Option 2 の多

重法を示す．割り当てられる時間・周波数リソースの帯域幅は，1 リソースブロック(RB: 

Resource Block)かその整数倍の帯域幅である．全サブフレーム区間を ACK/NACK および

CQI 情報の送信に割り当てるため，多重する L1/L2 制御情報数を制限することにより，

Repetition を含めたチャネル符号化率を小さく設定できるため広カバレッジな高品質受信

を柔軟に実現できる．しかしながら，L1/L2 制御チャネルの高品質伝送を実現するための

周波数ダイバーシチを得るために，制御チャネル専用の時間・周波数リソースの帯域幅を

1 MHz 程度以上に大きくする必要がある．この場合，サブフレーム毎に制御チャネル専用

の時間・周波数リソースを割り当てることは，制御信号のオーバヘッドの増大およびデー

タチャネルの送信機会の減少の観点から非現実的である．したがって，制御チャネル専用

の時間・周波数リソースの送信間隔を大きくする必要があり，遅延に対する要求条件の厳

しい即時性が要求される下りリンクの共有データチャネルの ACK/NACK 情報の多重には

適さない． 

以上より，Study Item で提案されている，Option 1 はカバレッジの観点から制約がある．

一方，Option 2 は遅延とオーバヘッドのトレードオフが課題となる．よって，低遅延を実

現しつつ，高効率な L1/L2 制御信号のみを送信する場合の多重法が必要である． 
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(a) Option 1: データと TDM  (b) Option 2: 専用の時間・周波数リソースを割り当て 

図 5-2 従来の上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号の多重法 

 
(2) 提案法 

前段の議論を踏まえて，図 5-3 に示す共有データチャネルと独立に固有に割り当てられ

た狭帯域の時間・周波数リソースを複数用いる L1/L2 制御チャネルの多重法を提案する．

提案多重法は以下の特徴を有する． 

· サブフレーム毎に L1/L2 制御信号専用に割り当てられた狭帯域の時間・周波数リソー

スを複数用意する．その最小帯域幅は，通常のリソースユニットの帯域幅と同じかそ

れより小さい帯域幅とする． 

· 使用する時間・周波数リソースの数および送信帯域幅は，ACK/NACK および CQI 情

報の多重数に応じて変更する． 

· 周波数ダイバーシチ効果を得るために，複数の時間・周波数リソース間で周波数ホッ

ピングを適用する． 

· 異なるユーザの ACK/NACK および CQI 情報は，周波数，時間，符号領域で，あるい

はこれらの組み合わせを用いて多重する． 

提案法を用いることにより，低遅延の実現のため，制御チャネルための時間・周波数リ

ソースをサブフレーム毎に割り当てる場合でも，Option 2 の送信法に比較して制御信号の

オーバヘッドを低減することができる．したがって，本多重法を用いることにより，広カ

バレッジエリアを維持しつつ，毎サブフレームの送信機会を確保できるため低遅延伝送を

実現できる．また，制御チャネルのオーバヘッドを小さく抑えるために狭帯域を用いるこ
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とにより減少する周波数ダイバーシチ効果を，周波数ホッピングで補償することができる． 
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図 5-3 提案する上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号の多重法 

 
さらに，CAZAC 系列の巡回シフトを用いる直交 CDMA に基づく参照信号の多重法を拡

張した，直交 CDMA に基づく UE 間の ACK/NACK および CQI の多重法を提案する．異な

る UE の L1/L2 制御信号の巡回シフトを用いた直交 CDMA に基づく多重の例を図 5-4 に示

す．提案する巡回シフトを用いる CDMA に基づく多重では，同一セル内の UE は各 DFT

ブロック対して互いに異なる巡回シフト量（図 5-4 の例では，Dp とDq）の同一 CAZAC 系

列を用いる．一方，異なるセルでは別の CAZAC 系列を使用する．異なる UE の L1/L2 制

御信号間の直交を維持するため，ひとつの DFT ブロック内の全てのサンプルに対して同一

の変調が適用される．1 ms 長のサブフレーム区間に渡る複数の DFT ブロックの変調パター

ンが制御信号情報を意味する．さらに，直交を実現するため，L1/L2 制御信号に対して同

一の送信帯域を使用する．同一 RB を仮定した場合，直交 CDMA に基づく多重は狭帯域の

FDMA に基づく多重に比較して，セル間干渉のランダム化効果が大きい． 
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図 5-4 提案するデータ送信を伴わない UE 間の制御信号の直交 CDMA に基づく多重法 

 
本検討では，直交 CDMA を実現する系列として，CAZAC 系列のひとつである Zadoff-Chu

系列[5-6]を用いる．系列長 N（N は奇数を仮定）の Zadoff-Chu 系列 au(i)は，次式のように

表される． 

 

÷
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è
æ +

×
-

=
2

)1(2exp)( ii
N

ujiau
p , (i = 0, 1, …, N-1)  (5-1) 

 
ここで，u は系列番号を表し，N と互いの素な値をとる．巡回シフトが適用される場合，

系列長 N，巡回シフト量Dとすると，直交系列数は ë ûD= /NL となる．結果として，巡回シ

フト量 l (l = 0, 1, …, L-1)の CAZAC 系列 au,l(i)は次式のように表される． 

 
}mod){()(, Nliaia ulu D×+=    (5-2) 

 
巡回シフトを用いる CAZAC 系列は，系列のもつ自己相関がゼロとなる性質により，同一

送信帯域内の異なる UE の L1/L2 制御信号間の直交化を実現している． 

 
5.2.3 シミュレーション評価 
5.2.3.1 上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号のシングルキャリ

アおよびマルチキャリアに基づく多重法のカバレッジ比較 
(1) 評価手順および評価条件 

本検討では，L1/L2 制御信号のオーバヘッドおよび Cubic metric (CM)を考慮したユーザ

スループットの観点から，シングルキャリアおよびマルチキャリアに基づく多重法のカバ
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レッジ比較を行う．CM は次式で定義される[5-7]． 

 

CM = {20 log10(vrms) – 1.52} / 1.85   (5-3) 

 
ここで，vrms は入力信号の平均振幅で正規化した，各シンボルの振幅の 3 乗の r.m.s.値であ

る．式(5-3)における“1.52”および“1.85”は実験的に求められた係数である．CM は UE の電

力増幅器の送信バックオフとして直接使用できることが報告されている．図 5-5(a)および

5-5(b)に，本評価で仮定したシングルキャリアおよびマルチキャリアに基づく多重法に対す

るチャネル構成を示す． 
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(a) シングルキャリアに基づく多重法   (b) マルチキャリアに基づく多重法 

図 5-5 シングルキャリアおよびマルチキャリアに基づく多重法に対するチャネル構成 

 
· シングルキャリアに基づく多重法 
図 5-5(a)に示すように，所要のカバレッジを満たすように，受信 SNR (Signal-to-Noise 

power Ratio)に応じて L1/L2 制御信号を伝送するためのリピティションファクタ(RPF: 

RePetition Factor)を制御する．まず，平均受信 SNR に対してブロック誤り率(BLER: Block 

Error Rate)が 10-2 を満たすように L1/L2 制御信号の RPF を計算する．残りのシンボルにデ

ータ信号を割り当てるとき，共有データチャネルのユーザスループットは，シャノン式を

用い，CM に起因する劣化を考慮して次式のように計算する． 

 
{ } dataRBWSNRThroughput ××-×+×= - )CM(101log 10/

2
ab   (5-4) 

 
ここで，Rdata は Ndata / 1800 で計算される値（1800 はサブフレーム内に含まれるシンボルの
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総数を表す），BW は共有データチャネルの送信帯域幅を示す．aおよびbはそれぞれ，現実

のチャネル符号化を考慮した場合の理想的なシャノンキャパシティからの劣化量[5-8]，パ

イロットチャネルおよび Cyclic prefix を併せた挿入損を表しており，本評価では，それぞ

れ 4 dB，0.8 とした． 

 
· マルチキャリアに基づく多重法 

マルチキャリアに基づく方法では，図 5-5(b)に示すように，所要のカバレッジを満たす

ように，受信 SNR に応じて L1/L2 制御信号を伝送するための送信電力を制御する．まず，

平均受信SNRに対してBLERが10-2を満たすようにL1/L2制御信号の送信電力を計算する．

残りの電力を共有データチャネルに割り当てるとき，共有データチャネルのユーザスルー

プットは，シャノン式を用い，CM に起因する劣化を考慮して次式のように計算する． 

 
{ } BWRSNRThroughput power ××-×+×= - )CM(101log 10/

2
ab   (5-5) 

 
ここで，Rpower は共有データチャネルおよび L1/L2 制御チャネルの総送信電力に対する共有

データチャネルの送信電力の比で計算される値である．また，aおよびbは，シングルキャ

リアに基づく多重法の場合と同一の値を用いた． 

表 5-1 にシミュレーション諸元を示す．共有データチャネルの送信帯域幅は 5 MHz を仮

定した．したがって，シングルキャリアに基づく多重法の場合，L1/L2 制御チャネルの送

信帯域幅は 5 MHz となる．一方，マルチキャリアに基づく多重法の場合には，L1/L2 制御

チャネルの送信帯域幅は 180 kHz として評価した．L1/L2 制御チャネルで伝送する情報ビ

ット数は，1 および 10 ビットとした．L1/L2 制御チャネルにおいて，チャネル変調は QPSK

変調とし，tail-biting を行うチャネル符号化率 1/2，拘束長 9 ビットの畳み込み符号化を用

い，復号にはビタビ復号を適用した．基地局の受信部において，2 ブランチのアンテナダ

イバーシチ受信を適用した．チャネル推定は，サブフレーム内の 2 つのブロックにマッピ

ングされたパイロットチャネルを用いて行った．推定したチャネル推定値および理想の雑

音電力を用い，マルチパス干渉の影響を低減する LMMSE (Linear Minimum Mean Square 

Error)アルゴリズムを用いる周波数領域等化を行った．チャネルモデルは 6 パスの Typical 

Urban モデルを適用し，最大ドップラ周波数 fD は 5.55 Hz とした（2 GHz のキャリア周波数

で時速 3 km に相当）．  
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表 5-1 シミュレーション諸元 

6-ray TU channel (fD = 5.55 Hz)Channel model

QPSKBPSKData modulation

0.5 ms (7 DFT blocks)Slot length

Not applied

1 bit

Receiver diversity

Channel coding

Number of information bits

Cyclic prefix length
per DFT block

DFT block length

Sub-frame length

System bandwidth

10 bits

1.0 ms (2 slots)

2-branch antenna diversity reception

66.7 ms

4.7 ms

Convolutional code (R = 1/2)

5 MHz

6-ray TU channel (fD = 5.55 Hz)Channel model

QPSKBPSKData modulation

0.5 ms (7 DFT blocks)Slot length

Not applied

1 bit

Receiver diversity

Channel coding

Number of information bits

Cyclic prefix length
per DFT block

DFT block length

Sub-frame length

System bandwidth

10 bits

1.0 ms (2 slots)

2-branch antenna diversity reception

66.7 ms

4.7 ms

Convolutional code (R = 1/2)

5 MHz

 
 
(2)  シミュレーション結果 

表 5-2 に，シングルキャリアに基づく多重法とマルチキャリアに基づく多重法の CM 比

較を示す．共有データチャネルの変調方式は QPSK 変調とした．また，マルチキャリアに

基づく多重法において，CM 値は共有データチャネルと L1/L2 制御チャネルの送信電力比

に依存するため，Rpower をパラメータとして評価した．表より，シングルキャリアに基づく

多重法は，マルチキャリアに基づく多重法に比較して，L1/L2 制御信号が所要の品質で復

号できるカバレッジを広げるために，L1/L2 制御信号に割り当てる送信電力を共有データ

チャネルと同程度まで増大した場合，CM 値を 1 dB 程度低減できることがわかる． 

 
表 5-2 シングルキャリアおよびマルチキャリアに基づく多重法に対する CM 比較 

1.57Rpower = 0.89

MC-based

Rpower = 1.0

Transmission power ratio 
(data / control)

1.83Rpower = 0.2
2.08Rpower = 0.33

1.83Rpower = 0.8
2.08Rpower = 0.67
2.18Rpower = 0.5

1.06SC-based

CM (dB)Multiplexing 
scheme

1.57Rpower = 0.89

MC-based

Rpower = 1.0

Transmission power ratio 
(data / control)

1.83Rpower = 0.2
2.08Rpower = 0.33

1.83Rpower = 0.8
2.08Rpower = 0.67
2.18Rpower = 0.5

1.06SC-based

CM (dB)Multiplexing 
scheme

 
 
次に，図 5-6 に，RPF をパラメータとした場合のシングルキャリアに基づく多重法を用

いた L1/L2 制御信号の平均 BLER 特性を示す．図には，CM に起因する劣化を考慮した場

合と考慮しない場合の BLER 特性をプロットしている．よって，CM に起因する劣化を考
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慮した場合の SNR には CM による劣化が含まれる．L1/L2 制御信号ビット数は 10 とした．

図より，RPF が増大するに従って，平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR が減少し

ていることがわかる．しかしながら，平均受信 SNR が小さくなるとチャネル推定誤りが増

大するため，RPF が 128 から 256 にしたときの受信 SNR の低減は 3 dB 以下となっている．

また，CMを考慮する場合と考慮しない場合の平均BLERが 10-2を満たす所要平均受信 SNR

の差は一定となる．これは，CM が RPF に依存しないためである． 
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図 5-6 RPF をパラメータとした場合のシングルキャリアに基づく多重法を用いた L1/L2

制御信号の平均 BLER 特性 

 
同様に，図 5-7 に，Rpower をパラメータとした場合のマルチキャリアに基づく多重法を用

いた L1/L2 制御信号の平均 BLER 特性を示す．L1/L2 制御信号ビット数は図 5-6 の評価と同

様に 10 ビットとした．図より，マルチキャリアに基づく多重法ではサブフレーム内の周波

数ホッピングを適用しているものの，送信帯域が狭い(180 kHz)のため，図 5-6 のシングル

キャリアに基づく多重法に比較して周波数ダイバーシチ利得が小さいことがわかる．また，

CM を考慮する場合と考慮しない場合の平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR の差

は，Rpower に応じて異なる． 
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図 5-7 Rpower をパラメータとした場合のマルチキャリアに基づく多重法を用いた L1/L2 制

御信号の平均 BLER 特性 

 
図 5-8 に，シングルキャリアに基づく多重法における，CM に起因する劣化を考慮する場

合と考慮しない場合の平均受信 SNR に対する式(5-4)の Rdata の計算値を示す．制御信号ビッ

ト数は 1 および 10 ビットの場合の特性を示している．図 5-6 の結果に基づき，所要 SNR

に応じて適切な RPF を用いた．例えば，CM に起因する劣化を考慮する場合，所要平均受

信 SNR がおよそ-12.5 dB の場合，必要な RPF は 64 となる．この場合，L1/L2 制御信号の

シンボル数は，QPSK 変調およびチャネル符号化率 1/2 を仮定した 10 ビットの制御信号に

対して，640 (= 10 bits×64×2/2)となる．送信帯域幅を 4.5 MHz とすると，サブフレーム内

の総送信シンボル数は 3600 となる．したがって，共有データチャネルに対するシンボル数

Ndata は 2960 (= 3600 - 640)と計算できる．このとき，Rdata は図 5-8 に示される通り，およそ

0.82 (= 2960 / 3600)となる． 
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図 5-8 L1/L2 制御信号の平均 BLER = 10-2 を満たす場合のシングルキャリアに基づく多重

法に対する Rdata 

 
同様に，図 5-9 に，マルチキャリアに基づく多重法における，CM に起因する劣化を考慮

する場合と考慮しない場合の平均受信 SNR に対する式(5-5)の Rpower の計算値を示す．図よ

り，平均受信 SNR の減少に伴い，L1/L2 制御信号を伝送するために大きな送信電力が必要

となるため，Rpower が増大することがわかる．このとき，Rpower の増大は共有データチャネ

ルのユーザスループットの減少に繋がる．L1/L2 制御信号ビット数が 1 および 10 の場合，

平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR に応じて，適切な Rpower が必要となる． 
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図 5-9  L1/L2制御信号の平均BLER = 10-2を満たす場合のマルチキャリアに基づく多重法

に対する Rpower 
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図 5-10(a)および 5-10(b)に，シングルキャリアおよびマルチキャリアに基づく多重法にお

ける，CM に起因する劣化を考慮する場合としない場合の，平均 BLER が 10-2 を満たすた

めに必要な L1/L2制御信号のオーバヘッドを含んだ平均受信 SNRに対するユーザスループ

ット特性を示す．図 5-10(a)より，シングルキャリアに基づく多重法は，マルチキャリアに

基づく多重法に比較して，常に高いユーザスループットを実現することがわかる．例えば，

10 ビットの制御信号を伝送する場合，シングルキャリアに基づく多重法はマルチキャリア

に基づく多重法に比較して，200 kbps のユーザスループットを実現する所要平均受信 SNR

をおよそ 2 dB 低減できることがわかる．一方，図 5-10(b)より，CM を考慮しない場合，マ

ルチキャリアに基づく多重法に比較したシングルキャリアに基づく多重法におけるカバレ

ッジの利得はおよそ 1 dB に縮まることがわかる．よって，シングルキャリアに基づく多重

法におけるカバレッジの利得は，小さい CM（あるいは PAPR）に起因していることがわか

る．これらの結果より，高カバレッジエリアを実現する観点から，共有データチャネルの

送信を伴う場合の L1/L2 制御信号の多重法としては，マルチキャリアよりもシングルキャ

リアを用いた方が有利であることを明らかにした． 

 

0

200

400

600

800

-20 -18 -16 -14 -12 -10 -8 -6

U
se

r t
hr

ou
gh

pu
t (

kb
ps

)

Average received SNR per receiver branch (dB)

SC-based multiplexing
MC-based multiplexing

Number of control bits = 1
Number of control bits = 10

 
(a) CM を考慮する場合 
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(b) CM を考慮しない場合 

図 5-10 平均受信 SNR に対するユーザスループット特性 

 
5.2.3.2 上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号の BLER 特性 
次に，上りリンクデータ送信を伴わない場合の，専用の時間-周波数リソースを用いてサ

ブフレーム内で周波数ホッピングを適用する L1/L2 制御信号の提案多重法の BLER 特性を

評価する．評価パラメータは，前段と同様である．本評価では，図 5-2(a)および 5-2(b)に示

すような Option 1 および Option 2 に基づく多重法と提案法の比較を行う．Option 1 では，

送信帯域幅は 4.5 MHz，送信区間は 1 / 25 ms とする．Option 2 および提案法では，送信帯

域幅は 180 kHz (= 4.5 MHz / 25)，送信区間は 1 ms とする．ここで，Option 2 は提案多重法

においてサブフレーム内の周波数ホッピングを適用しない場合に相当する．提案法におい

て，周波数ホッピングの周波数間隔は 4.5 MHz とした．したがって，図 5-11 に示すように，

L1/L2 制御信号の伝送に使用する無線リソースは，3 つの多重法において同一となる．すべ

ての多重法において，L1/L2 制御信号ビット数は 10，チャネル符号化率 1/2 の QPSK 変調

を仮定した． 
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(b) 狭帯域送信・周波数ホッピング適用なし (c) 狭帯域送信・周波数ホッピング適用あり 

図 5-11 検討する無線リソース割り当て 

 
図 5-12 に，3 つの多重法における L1/L2 制御信号の平均 BLER 特性比較を示す．図より，

周波数ホッピングを適用しない場合の BLER 特性が，180 kHz の狭帯域送信に起因して周

波数ダイバーシチ利得が得られないため，最も悪い特性となることがわかる．一方，サブ

フレーム内の周波数ホッピングの適用により，提案多重法を用いた場合の平均BLERが 10-2

を満たす所要平均受信 SNR は，周波数ホッピングを用いない場合に比較して 2.5 dB 程度低

減できることがわかる．また，広帯域伝送の場合，大きな周波数ダイバーシチ利得に起因

して，提案多重法よりもさらに 1 dB 所要平均受信 SNR を低減できることがわかる．しか

しながら，図 5-11(a)に示すように，広帯域伝送の場合は各サブフレームにおいて，L1/L2

制御信号の伝送に利用可能な無線リソースが制限されるため，L1/L2 制御信号伝送のため

信号電力は提案多重法に比較しておよそ 14 dB (= 10×log(1 / 25))減少する．これは，所要の

BLER を満たすための L1/L2 制御信号に対するカバレッジが，提案多重法よりも小さくな

ることを意味する． 
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図 5-12 データ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号の BLER 特性比較 
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次に，サブフレーム内で周波数ホッピングを適用する提案法に対するホッピング間隔の

影響を評価する．図 5-13 に，制御ビット数が 10 の場合の，周波数ホッピング間隔に対す

る平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR 特性を示す．比較のため，周波数ホッピン

グを適用しない場合の特性も併せて示す．図 5-13 より，周波数ホッピング間隔がおよそ 1 

MHz よりも大きい場合，サブフレーム内で周波数ホッピングを適用する場合の所要平均受

信 SNR は，周波数ホッピングを適用しない場合に比較して 2.5 dB 程度低減できることがわ

かる．したがって，上りリンクデータ送信を伴わない場合の，専用の時間-周波数リソース

を用いてサブフレーム内で周波数ホッピングを適用する L1/L2 制御信号の提案多重法は，

大きな周波数ダイバーシチ利得による高品質受信とサブフレーム区間の全時間を使用して

伝送することによるカバレッジの増大の両方を実現できることがわかる． 
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図 5-13 周波数ホッピング間隔の影響 

 
最後に，図 5-14 に，巡回シフトを用いた直交 CDMA により 6 UE の異なる L1/L2 制御信

号を多重した場合の，平均受信 SNR に対する平均 BLER 特性を示す．本評価では，図 5-11(c)

のようなサブフレーム内の周波数ホッピングを適用した．比較のため，1 UE の場合の BLER

特性も併せて示す．制御信号ビット数は 10 とした．図より，6 UE 多重の場合の平均 BLER

が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR は，1 UE の場合に比較して 0.5 dB 程度劣化しているこ

とがわかる．この劣化は，異なる巡回シフトのコード間干渉によるものである．シミュレ

ーション結果より，提案する CAZAC 系列の巡回シフトを用いる L1/L2 制御信号の CDMA

多重の有効性が確認できる． 
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図 5-14 巡回シフトを用いる直交 CDMA により多重した場合の平均 BLER 特性 

 
5.2.4 まとめ 
本節では，LTE 上りリンクの DFT-Spread OFDM を用いる SC-FDMA において，L1/L2 制

御信号のシングルキャリアに基づく効率的な多重法を提案した．はじめに，あるユーザ端

末の上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号に対して，シングルキャリアに基

づく多重法を提案した．次に，上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号に

対して，専用の時間-周波数リソースを用いて周波数ホッピングを適用する多重法を提案し

た．さらに，同一の狭帯域の時間-周波数リソースを用いる異なるユーザ端末からの L1/L2

制御信号間を CAZAC 系列の巡回シフトを用いる直交 CDMA により多重する方法を提案し

た．シミュレーション結果より，データ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号の提案するシン

グルキャリアに基づく多重法は，低い CM と L1/L2 制御信号に対する同一の BLER 要求条

件を満たす無線リソースの低減に起因して，マルチキャリアに基づく多重法よりも高いユ

ーザスループットを実現することを示した．また，データ送信を伴わない場合の L1/L2 制

御信号の提案するサブフレーム内の周波数ホッピングを適用する多重法は，大きな周波数

利得が得られるため，高品質受信が可能であることを示した．具体的には，周波数ホッピ

ング間隔がおよそ 1 MHz より大きい場合，サブフレーム内で周波数ホッピングを適用した

場合の平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR を，周波数ホッピングを適用しない場

合に比較して 2.5 dB 程度低減できることを示した．さらに，同一無線リソース内の異なる

ユーザからの L1/L2 制御信号の多重法として，巡回シフトを用いる直交 CDMA による多重

が有効であることを示した．L1/L2 制御信号に対するこれらの多重法は，LTE の上りリン

ク共有制御チャネル(PUCCH: Pysical Uplink Control CHannel)の仕様に盛り込まれている

[5-3]． 
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5.3 制御情報に対する符号化情報を用いる協調最尤検出法の提案 
LTE では，同一の CAZAC 系列を巡回シフト(CS: Cyclic Shift)して生成した複数の系列を同一

セル内の PUCCH の多重に用いることが採用されている[5-3]．巡回シフト間隔の時間に近い大き

な遅延スプレッドのマルチパスがある場合，巡回シフトで生成した系列間の相互相関（符号間干

渉）が大きくなり，特性が劣化することが指摘されている[5-4]．一方，巡回シフトを用いたときの

PUCCH の多重数を増大するために，ACK/NACK に対してはブロック拡散(BS: Block Spread)の

適用が規定されている[5-3]．そこで本節では，巡回シフトおよびブロック拡散を用いる CDMA に

おいてチャネル符号化情報を用いて復調および復号を同時に行う協調最尤検出 (MLD: 

Maximum Likelihood Detection) (Joint MLD)の構成を提案する．はじめに，Joint MLD における

相関値の最適合成法を明らかにし，次に Joint MLD の従来の同期検波に対する有効性を明らか

にする．最後に，CS-CDMA および BS-CDMA において Joint MLD を適用したときのブロック誤り

率(BLER: Block Error Rate)を比較評価する． 

 
5.3.1 直交 CDMA を用いる制御情報のユーザ間多重法 

LTE では，低 PAPR で広いカバレッジエリアを実現する SC-FDMA が採用されている．

あるユーザ端末に割り当てられる無線リソースの最小単位はリソースブロック(RB: 

Resource Block)と呼ばれ，その帯域幅は 180 kHz（12 サブキャリアに相当）である．制御情

報ビット数が小さいため，PUCCH は 1 RB の帯域幅で送信される．複数ユーザの PUCCH

の多重には直交 CDMA が用いられる． 

図 5-15 に PUCCH のサブフレーム構成を示す．サブフレーム長は，1 ms であり，0.5 ms

長の 2 つのスロットから構成される．1 スロットには，FFT (Fast Fourier Transform)処理の単

位である SC-FDMA シンボルが 7 シンボル多重されている．1 SC-FDMA シンボルは，66.7 

msの実効シンボルと4.7 msのCyclic prefix (CP)から構成される．CQI情報を送信するPUCCH

では，各スロットの第 2 および第 6 番目の SC-FDMA シンボルにチャネル推定用の参照信

号(RS: Reference Signal)が多重される．前述のように PUCCH では，180 kHz の狭帯域の RB

が割り当てられるが，この場合，周波数ダイバーシチ効果が減少する．そこで，1 サブフ

レーム内の 2 スロット間でシステム帯域の両端の帯域に周波数ホッピング(FH: Frequency 

Hopping)を適用することにより大きな周波数ダイバーシチ効果を得る構成を採用している

[5-3]．本検討では，システム帯域幅を 10 MHz と仮定し，サブフレーム内の FH 間隔は 9 MHz

とした． 
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Subframe (= 1 msec)

Control signal Reference signal

Slot (= 0.5 msec)

Time

SC-FDMA symbol (= 66.7 + 4.7 msec)

Cyclic prefix

 
図 5-15 PUCCH のサブフレーム構成 

 
· 巡回シフト(CS)-CDMA 

同一の CAZAC 系列を巡回シフトして生成した複数の系列は，相互相関が小さく，CAZAC

系列数を増大するのに有効である[5-9]．そこで，CAZAC 系列を巡回シフトして生成した複

数の系列を用いて PUCCH を直交 CDMA 多重する方法が提案され，CQI 情報を伝送する

PUCCH の多重法として採用されている[5-3]．本検討では，相互相関やピーク電力等が小さ

くなる条件を考慮した計算機サーチにより生成された CAZAC 系列[5-6]を用いた．図

5-16(a)に巡回シフト多重の原理を示す．系列番号 n の i 番目の信号を an(i)とすると，この

CAZAC 系列を巡回シフトして生成したシンボル系列 )(~
, ia kn  (i = 0, 1, …, N - 1 )は次式で表

わされる． 

 
  ( )NkNiaia CSnkn mod}{)(~

, D×-+=    (5-6) 

 
ここで，N は CAZAC 系列の系列長，k は巡回シフトで生成された系列の番号(k = 0, 1, …, K 
- 1 )， CSD は巡回シフトの間隔である．図のように，各 FFT ブロックに対して，同一セル

内のユーザ間で同一 CAZAC 系列の異なる巡回シフト値を用いる（例えば，k1DCS および

k2DCS）．各 FFT ブロックには同一の情報シンボルが変調（多重）される．したがって，サ

ブフレーム内の 10 FFT ブロック間の変調パターンが制御情報を表すことになる．図におい

て，d(k)(v, j)はユーザ k に対する PUCCH の v 番目スロット(v = 0, 1)の j 番目のシンボル(j = 0, 
1, …, 4)を示す．巡回シフトの間隔 SCD は，マルチパスの最大遅延時間より長くなるように

設定する．遅延スプレッドが小さい場合には，巡回シフトを用いるコード間の相関は小さ

く，直交 CDMA 多重が実現できる．しかしながら，遅延スプレッドが大きくなるとコード

間の相関が大きくなり，直交性が崩れるため所要平均受信 SNR (Signal-to-Noise power Ratio)

が増大することが指摘されている[5-4]． 

 
· ブロック拡散(BS)-CDMA 

図 5-16(b)にブロック拡散多重の原理を示す．ブロック拡散の拡散率(SF: Spreading Factor)

は，1 スロット内の制御情報を多重する FFT ブロックの数に設定する（すなわち，NBS = 5）．
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ユーザ k に対する BS 系列の i 番目の符号 (i = 0, 1, …, NBS-1) を BS
ik

k Neic p2)(~ = とすると，

ユーザ k に対する PUCCH の i 番目の FTT ブロックの j 番目のシンボルは，SF が 5 の直交

系列を用いて ( ) ),()(~ jvdic k
k のように拡散される．図 5-15 の LTE のサブフレーム構成を仮定

する場合，ブロック拡散によって多重できる原理的な最大チャネル数は，巡回シフト多重

に比較して小さくなる． 

CS-CDMA と BS-CDMA において，伝送する CQI ビット数はともに 10 ビットとする．ま

た，チャネル符号化としては，高速長 3 ビットの tail-biting 畳み込み符号化を用いる．

CS-CDMA では，10 ビットの CQI は符号化率 R = 1/2 でチャネル符号化される．QPSK によ

る変調後，1 サブフレーム内に RS のための 4 FFT ブロックを除いた 10 FFT ブロックに変

調したシンボルを多重する．一方，BS-CDMA では，1 スロット内の QPSK 変調したシンボ

ルを 12 シンボル多重することができる．このとき，10 ビットの CQI は符号化率 R = 5/24

でチャネル符号化される．したがって，同一の CQI ビット数およびサブフレーム構成を仮

定した場合，BS-CDMA は CS-CDMA に比較して多重する PUCCH 数は小さいものの，大

きなチャネル符号化利得を実現できることがわかる． 

 
Time

CAZAC #n CAZAC #n

k1DCS

CAZAC #n CAZAC #n CAZAC #n

Slot (= 0.5 msec)

User #1

CAZAC #n CAZAC #nUser #2 CAZAC #n CAZAC #n CAZAC #n

#6 #1 #2 #3 #4 #5

#1 #2 #3 #4 #5 #6

k1DCS k1DCS k1DCS k1DCS

k2DCS k2DCS k2DCS k2DCS k2DCS

k2DCS

k1DCS d(1)(v, 0)

d(2)(v, 0)

d(1)(v, 1) d(1)(v, 2) d(1)(v, 3) d(1)(v, 4)

d(2)(v, 1) d(2)(v, 2) d(2)(v, 3) d(2)(v, 4)

RS RS

RS RS

 
(a) CS-CDMA 
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Time

A A A A A

Slot (= 0.5 msec)

B B B B B

User #1

User #2

A = {d(1)(v, 0), d(1)(v, 1), …, d(1)(v, 11)}

B = {d(2)(v, 0), d(2)(v, 1), …, d(2)(v, 11)}
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1c )1(~

1c )2(~
1c )3(~

1c )4(~
1c

)0(~
2c )1(~

2c )2(~
2c )3(~

2c )4(~
2c

RS RS

RS RS

SF = 5

SF = 5  
(b) BS-CDMA 

図 5-16 直交 CDMA 多重法 

 
5.3.2 符号化情報を用いる Joint MLD 
5.3.2.1 軟判定ビタビ復号を用いる従来の同期検波 
図 5-17 に軟判定ビタビ復号[5-10]を用いる従来の同期検波復調のブロック構成を示す．受

信部では，2 アンテナブランチのダイバーシチ受信を仮定する．FFT タイミング検出は理

想とした．m 番目の受信ブランチ(m = 0, 1)における受信信号 rm(t) (t = 0, 1, ..., NFFT -1),は次

式のように表せる． 

 

å
-

=

+-=
1

0
, )()()(

L

l
mllmm tntshtr t     (5-7) 

 
ここで， )(/2)( tdTEts ss= は送信信号であり， 1])([ 2 =tdE を満たす（ ][×E はアンサンブル

平均）．Es および Ts はそれぞれシンボルの電力および間隔であり，nm(t)は雑音成分である．

また，hm,l およびtl はそれぞれ，m 番目の受信ブランチにおける l 番目のパス(l = 0, 1, …, L-1)
に対するチャネルインパルス応答( 1][ 2

,
1
0 =å -

= lm
L
l hE )および遅延時間を表す．m 番目の受信

ブランチにおける受信信号ブロックを [ ]TFFTmmmm Nrrr )1(...,),1(),0( -=r とする（ [ ]T× は行列の

転置）と，受信信号は行列表記で次式のように与えられる． 

 

mm
s

s
mmm T

E ndhnshr +=+=
2     (5-8) 

 
ここで， [ ]TFFTNsss )1(...,),1(),0( -=s は送信信号ベクトル， [ ]TFFTNddd )1(...,),1(),0( -=d は

送信シンボルベクトル， ][ T
FFTmmmm Nnnn )1(...,),1(),0( -=n は雑音ベクトル，hm は
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FFTFFT NN ´ のチャネルインパルス応答の巡回行列を表す．受信信号ブロックは FFT により

周波数領域の信号ベクトル [ ]TFFTmmmm NRRR )1(...,),1(),0( -=R に変換され，次式のように表

すことができる． 

 

mm
s

s
mm T

E NDHFrR +==
2     (5-9) 

 
ここで， H

mm FFhH = は周波数領域のチャネル行列， [ ]T
FFTNDDD )1(...,),1(),0( -== FdD は

周波数領域の信号ベクトル， [ ]T
FFTmmmmm NNNN )1(...,),1(),0( -== FnN は周波数領域の雑

音ベクトル，F は FFTFFT NN ´ の FFT 行列である（ ( )H× は行列のエルミート転置）．Rm の u

番目の周波数成分 Rm(u)は次式で与えられる． 

 

)()()(2)( uNuDuH
T
EuR mm
s

s
m +=     (5-10) 

 
ここで， )2exp()( ,

1
0 FFTlml

L
lm NujhuH tp-= å -
= ， ( ) )2exp()(1)( 1

0 FFT
N
tFFT NutjtdNuD FFT p-= å -
= ，

( ) )2exp()(1)( 1
0 FFTm

N
tFFTm NutjtnNuN FFT p-= å -
= である．FH を適用する PUCCH は周波数

領域においてデマッピングされる．CS-CDMA において，各サブキャリア成分 Rm(u)に対応

する巡回シフトされた CAZAC 系列を乗算し，NCS サブキャリアに渡って同相加算平均する

ことにより )()( uR k
m を得る．BS-CDMA では，各スロットに対して 5 FFT ブロックに渡り逆

拡散を行うことで )()( uR k
m を得る． 

 周波数領域のチャネル応答は，各スロットの 2 番目と 6 番目の FFT ブロックにマッピン

グされた 2 つの RS を用いて推定する．ユーザ k の PUCCH に対する 2 番目および 6 番目の

FFTブロックのRSによる推定したチャネルインパルス応答を )(ˆ )(
1, uH k

m および )(ˆ )(
5, uH k

m とする．

このとき，各スロットにおけるチャネル応答 )()( uH k
m を次式により計算する． 

 

å
=

¢+¢
=

11

0'

)(
5,

)(
1,)(

2
)(ˆ)(ˆ

12
1)(

u

k
m

k
mk

m
uHuH

uH    (5-11) 

 
推定したチャネル応答を用いて，LMMSE (Linear Minimum Mean Square)等化ウェイトを

÷
ø
öç

è
æ += å =¢ s

2)(
'

1
0

*)()( )()( k
mm

k
m

k
m HuHuW のように求める．本検討では雑音電力は理想値を用い

た．このとき，ユーザ k に対する u 番目の周波数成分 )(ˆ )( uR k は次式のように得られる． 

 

)(ˆ)()(ˆ2)()()(ˆ )()()(
1

0

)()()( uNuDuH
T
EuRuWuR kkk

s

s

m

k
m

k
m

k +== å
=

 (5-12) 
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ここで， )()()(ˆ )()(1

0
)( uHuWuH k

m
k

mm
k å == および )()()(ˆ )()(1

0
)( uNuWuN k

m
k

mm
k å == は，周波数領域

等化後の等価チャネルインパルス応答および雑音成分を表す．推定したチャネルインパル

ス応答を用いて，等化後の受信シンボルとシンボルレプリカ候補の間のユークリッド距離

を計算し，最小 2 乗ユークリッド距離から，ビット“0”および“1”に対する事後確率(a 
posteriori probability)の対数尤度比 (LLR: Log-Likelihood Ratio)を算出する．最後に，文献

[5-13]の tail-biting BCJR アルゴリズム(A3)を用いて LLR を軟判定ビタビ復号して，送信バ

イナリ系列を再生した． 

 

Rx #0
Rx #1Received

signal

Subcarrier
de-mappingFFT

RS based 
CE

LMMSE 
FDE IDFT

Recovered
bit

De-
interleaver

Soft-decision 
Viterbi decoder

LLR 
computation

CP
deletion

 
図 5-17 従来の同期検波復調のブロック構成 

 
5.3.2.2 符号化情報を用いる Joint MLD 

図 5-18(a)に提案する符号化情報を用いる Joint MLD のブロック構成を示す．図では，FFT，

サブキャリアデマッピングなどは省略し，Joint MLD 部分のみに着目している．k 番目の

PUCCH に対する v 番目のスロットの RS を含む j 番目の FFT ブロック(j = 0, 1, …, 6)におけ

る逆拡散後の信号を ),()( jvR k
m とする．また，10 ビットの CQI の組み合わせの番号を q (q = 

0, 1, …,210-1)，その集合を sq とする．この集合から，シンボルレプリカ )~(ˆ jdq  ( j~ = 0, 1, …, 13)

を計算する．ここで， j~ = 1, 5, 8, 12 に対する )~(ˆ jdq は RS に対応するため，受信機において

既知である．210 通りのシンボルレプリカの候補 ),(ˆ )( jvd k
q に対して，各スロットでの受信シ

ンボルとシンボルレプリカの相関を次式のように計算する． 

 
*)()()(

, ),(ˆ),(),(ˆ jvdjvRjvX k
q

k
m

k
qm ×=     (5-13) 

 
ここで，( )*× は複素共役を表す．式(5-13)において， j~と(v, j)の関係は， j~ = 1, 5, 8, 12 を除い

て jvj +´= 5~
となる．各スロットおよび各受信ブランチにおいて相関が計算される．そし

て，2 つの受信ブランチ，2 つの周波数ホッピングするスロットに対する相関値を次式のよ

うに 2 乗合成する． 
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åå å
= = =

=
1

0

1

0

2
6

0

)(
,

)( ),(ˆ
4
1)(~

m v j

k
qm

k jvXqX     (5-14) 

 
式(5-14)において，q は 10 ビットの CQI が取り得る 1024 通りの組み合わせ（コードワード）

のインデックスを示す．Joint MLD では，式(5-14)で計算される相関の中から最大の相関と

なる CQI ビットのコードワード { }...),2(),1(),0(ˆ )()()()(
maxmaxmax

k
q

k
q

k
q

k
opt sss=s を，チャネルインパルス応

答を推定することなく次式のように計算することができる． 

 
)(~maxarg )(

max qXq k

q
=     (5-15) 

 
2 乗合成では，4 つの相関値をチャネル推定誤差の影響を受けずに合成することができる．

しかしながら，相関値に含まれる雑音成分の抑圧効果は小さい． 

 図 5-19 にサブフレーム間で FH を適用する PUCCH のサブフレーム構成を示す．図から

わかるように，周波数ダイバーシチはサブフレーム内の 2 スロット間で FH を適用するこ

とにより得られ，受信ダイバーシチは各スロットの 2 つの受信アンテナブランチ間の信号

を合成することにより得られる．ここで，Joint MLD における 4 つの相関値の同相合成を

考える．同相合成は 2 乗合成に比較して雑音成分を抑圧することができる．しかしながら，

十分な雑音成分の抑圧効果を得るためには，4 つの相関値，特に 2 つのスロット間の同相

合成するための高精度チャネル推定が必要である．よって，4 つの相関値の高精度な同相

合成を実現するため，Joint MLD 後の復号ビットを用いる DFCE を提案する．図 5-18(b)に

DFCEを用いて相関値の同相合成を行う Joint MLDのブロック構成を示す．k番目の PUCCH

に対する v 番目のスロットの j 番目の FFT ブロックにおける推定したシンボルレプリカを

),(ˆ )( jvs k とする．ここで，j = 1, 5 に対する ),(ˆ )( jvs k は既知である．時間領域のシンボル系列

を逆拡散するために ),(ˆ )( jvs k の複素共役を乗算することにより，チャネルインパルス応答

),()( jvH k
m を計算する．2 回目は，スロット内の RS を含む 7 FFT ブロックのチャネル応答を

),()( )(6
0

)( jvHvH k
mj

k
m


å == のように同相平均する．チャネル応答を推定するために，スロット

内のすべての信号電力が使われるので，チャネル推定誤差を著しく低減することができる．

2 つのスロット，2 つの受信ブランチにおける推定されたチャネルインパルス応答を用いる

ことにより，4 つの相関値は次式のように同相で合成される． 
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   (5-16) 
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式(5-14)と比較して，式(5-16)を用いる Joint MLD では，相関値に含まれる雑音成分を効果

的に除去できる．しかしながら，DFCE を適用によりチャネル推定誤差は低減されるが，

依然として相関値にはチャネル推定誤差の影響が残留することになる． 
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(a) チャネル推定を用いない Joint MLD 
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図 5-18 Joint MLD のブロック構成 
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図 5-19 サブフレーム間で FH を適用する PUCCH のサブフレーム構成 
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5.3.3 シミュレーション評価 
表 5-3 にシミュレーション諸元を示す．本評価では，チャネルモデルとして GSM 6 パス

Typical Urban (TU)チャネルモデル[5-11]，ITU-R Vehicular-A (Veh-A)チャネルモデル[5-12]を

用いた．TU および Veh-A チャネルモデルの Root mean square (r.m.s.)遅延スプレッドは，そ

れぞれtrms = 1.06, 0.38 ms である．さらに遅延スプレッドが大きい場合の，Joint MLD の効果

を検証するため，6 パスの指数減衰電力遅延プロファイルモデルを用いた場合の特性も評

価した．このモデルでは，各パスの平均受信電力は，先頭パスから 1 dB ずつ減衰するもの

とし，パス間の遅延時間を変えることにより，trmをパラメータとして評価した．以上のチ

ャネルモデルにおいて，各パスは最大ドップラ周波数 fD Hz の独立なレイリーフェージン

グ変動に従うものとした． 

 
表 5-3 主要シミュレーション諸元 

Entire transmission bandwidth 10 MHz
Transmission bandwidth per UE 180 kHz

Subframe length 1 msec (14 FFT blocks)
FFT block length 66.7 ms

Cyclic prefix length 4.7 ms
Intra-subframe FH separation 9 MHz

Number of CQI bits 10 bits
Data modulation QPSK

Channel coding Tail-biting convolutional coding 
(Constraint length = 3 bits)

Receiver diversity 2-branch antenna diversity reception
Detection Joint MLD / Coherent detection (reference)

Channel models
• GSM six-path TU model
• ITU-R Veh.-A model
• Exponentially-decayed model

Entire transmission bandwidth 10 MHz
Transmission bandwidth per UE 180 kHz

Subframe length 1 msec (14 FFT blocks)
FFT block length 66.7 ms

Cyclic prefix length 4.7 ms
Intra-subframe FH separation 9 MHz

Number of CQI bits 10 bits
Data modulation QPSK

Channel coding Tail-biting convolutional coding 
(Constraint length = 3 bits)

Receiver diversity 2-branch antenna diversity reception
Detection Joint MLD / Coherent detection (reference)

Channel models
• GSM six-path TU model
• ITU-R Veh.-A model
• Exponentially-decayed model  

 
5.3.3.1 最適な Joint MLD 構成の検討 
 はじめに，CS-CDMA において Joint MLD の最低な構成を明らかにするため，チャネル

推定を行う Joint MLD とチャネル推定を行わない Joint MLD の平均 BLER 特性を比較評価

する．図 5-20 に受信ブランチ当たりの平均受信 SNR に対する初回の Joint MLD 後の DFCE

に基づく硬判定シンボル推定値の平均 2 乗誤差(MSE: Mean-Squared Error)特性を示す．MSE

は送信信号の振幅によって正規化されている．巡回シフト数および多重する PUCCH 数は K 

= NCS = 6 とした．図より，DFCE は RS のみを用いるチャネル推定に比較して MSE を大き

く低減することがわかる．よって，DFCE のチャネル推定精度は十分に改善されているこ
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とが確認できる．図 5-21 に GSM TU チャネルモデルにおける受信ブランチ当たりの平均受

信 SNR に対する Joint MLD を適用した制御信号の平均 BLER 特性を示す．K = NCS = 6 とし

た．本評価における同相合成は，スロット内の 2 つの RS を用いて推定したチャネルイン

パルス応答を用いて合成するものとした．図では，2 乗合成および同相合成をそれぞれ

Squared comb.および Coh. comb.と表記している．比較のため，同相合成においてチャネル

推定が理想の場合の特性（図中の Ideal CE）を併せて示す．図より，2 つの受信ブランチ間

あるいは 2 つのスロット間で同相合成する場合の BLER 特性は，受信ブランチおよびスロ

ット間を 2 乗合成する（チャネル推定を行わない）場合に比較して 1 – 1.5 dB 程度劣化し

ていることがわかる．さらに，2 受信ブランチ間よりも 2 スロット間のチャネル推定誤差

の方が BLER 特性に与える影響が大きいことがわかる．この理由は次のように考えること

ができる．サブフレーム内の FH では FH が十分に大きいため，異なるスロットに属するシ

ンボル系列間のフェージング相関は低い．よって，たいていの場合 2 つのスロット間の相

関値の差は大きくなる．大きな相関値の差は BLER 特性に少なからず影響を与える．した

がって，異なるスロットに属する 2 つの相関値の同相合成のためのチャネル推定誤差が

BLER 特性へ与える影響が大きいものと考えられる．一方，たとえ 2 受信ブランチ間のフ

ェージング相関が低くても，2 受信ブランチ間の相関値の変動はそれほど大きくない．よ

って，2 受信ブランチ間の相関値の同相合成のためのチャネル推定誤差の影響は，2 スロッ

ト間よりも小さくなるものと考えられる．また，理想チャネル推定の同相合成は相関値に

含まれる雑音成分を十分に抑圧できるため，チャネル推定を用いない 2 乗合成に比較して，

所要平均受信 SNR を 1.5 dB 程度低減していることがわかる． 
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図 5-20 平均受信 SNR に対するチャネル推定値の MSE 特性 
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図 5-21 TU チャネルにおける平均受信 SNR に対する平均 BLER 特性比較 

（RS を用いる同相合成） 
 

図 5-22 に，DFCE を用いる同相合成を適用した場合の平均受信 SNR に対する平均 BLER

特性比較を示す．図より，DFCE を用いる同相合成を適用してさえ，理想チャネル推定か

らの所要平均受信 SNR の劣化は 1.5 dB 程度であることがわかる．結果として，チャネル推

定を行わない 4 つの相関値の 2 乗合成を用いる Joint MLD と同等の BLER 特性となってい

る．これは，4 つの相関値を同相合成する Joint MLD は 2 乗合成を用いる Joint MLD よりも

改善することがないことを示している．したがって，符号化情報を用いる Joint MLD にお

いて，2 つの受信ブランチ間および FH を適用する 2 つのスロット間の 4 つの相関値の合成

法として，チャネル推定を行わない 2 乗合成が最適な合成法であることを明らかにした． 
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図 5-22 TU チャネルにおける平均受信 SNR に対する平均 BLER 特性比較 

（DFCE を用いる同相合成） 
 
5.3.3.2 CS-CDMA と BS-CDMA における Joint MLD の効果 

図 5-23 に Joint MLD および従来の軟判定ビタビ復号を用いる同期検波復調を用いた場合

の受信ブランチ当たりの平均受信 SNR に対する平均 BLER 特性を示す．比較のため，

CS-CDMAにおいて理想チャネル推定を用いた場合の同期検波のBLER特性も併せて示す．

図 5-23(a)および 5-23(b)では，チャネルモデルとしてそれぞれ TU チャネルおよび Veh.-A チ

ャネルを仮定した．CS-CDMA において，巡回シフト数および多重 PUCCH 数は K = NCS = 6

とした．BS-CDMA において，多重 PUCCH 数（SF に相当）は K = NBS = 5 とした．図 5-23(a)

より，従来の同期検波復調を用いた場合，CS-CDMA における平均 BLER = 10-2 を満たす所

要平均受信 SNR は BS-CDMA に比較して 0.9 dB 程度増大していることがわかる．これは，

同一 CQI ビット数を仮定した場合に BS-CDMA の方が高いチャネル符号化利得（低いチャ

ネル符号化率）を実現できるためである．Joint MLD を用いることにより，CS-CDMA にお

ける平均 BLER = 10-2 を満たす所要平均受信 SNR は同期検波に比較して 1.6 dB 程度低減で

きることがわかる．さらに，理想チャネル推定を用いてさえ，Joint MLD が同期検波に比

較して所要平均受信 SNR を 1 dB 程度低減していることがわかる．よって，Joint MLD は所

要平均受信 SNR を低減するのに非常に有効である．BS-CDMA において，Joint MLD の同

期検波に対する所要平均受信 SNR の改善量は最大 1.1 dB 程度である．サブフレーム区間が

短く(1 ms)， PUCCH における符号間干渉の直交性の崩れが小さいため，BS-CDMA におい

ては Joint MLD による改善量が小さいと考えられる．一方，CS-CDMA では Joint MLD が効

果的に符号間干渉を抑圧していると考えられる．結果として，Joint MLD を適用した場合，
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CS-CDMA に対する BS-CDMA の所要平均受信 SNR の劣化はおよそ 0.5 dB 程度に小さくな

っている． 

図 5-23(b)より，CS-CDMA の所要平均受信 SNR の劣化は BS-CDMA と比較して小さくな

っていることがわかる．これは，Veh.-A チャネルモデルのtrms が TU チャネルモデルよりも

小さいことに起因して，符号間干渉による劣化の影響が低減されるためである．よって，

CS-CDMA あるいは BS-CDMA を用いた場合，Joint MLD の平均 BLER = 10-2 を満たす所要

平均受信 SNR は同期検波に比較して 0.7 dB 程度低減できることがわかる．しかしながら，

Veh.-A チャネルにおける同期検波に対する Joint MLD の平均受信 SNR の改善量は，TU チ

ャネルの場合とほぼ同等となっている． 
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(b) Veh.-A チャネルモデル 

図 5-23 平均受信 SNR に対する Joint MLD の平均 BLER 特性 

 
次に，図 5-24(a)および 5-24(b)に CS-CDMA における，r.m.s.遅延スプレッドtrms に対する

平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR 特性を示す．図 5-24(a)および 5-24(b)はそれ

ぞれ，K = NCS = 6 (DCS = 11.1 ms)および K = NCS = 12 (DCS = 5.5 ms)を仮定した．比較のため 1

チャネル送信の場合の特性も併せて示す．また，図 5-24(a)においては，K = NBS = 5 を仮定

した BS-CDMA の特性も示している．図 5-24(a)より，同期検波を用いた場合，異なる巡回

シフトを用いる PUCCH からの符号間干渉が増大するため，trms の増大に伴い所要平均受信

SNR が大きく増大している．しかしながら，Joint MLD を適用することにより，符号間干

渉に起因する所要平均受信 SNR の増大を，特にtrms が大きい条件において低く抑えること

ができている．例えば，CS-CDMA において，Joint MLD の平均 BLER が 10-2 を満たす所要

平均受信 SNR は，trms が 1.06 ms および 1.59 ms に対してそれぞれ 2.6 dB および 4.0 dB 程度

低減できている．さらに，trms が 0.5 ms より小さい環境において，BS-CDMA の所要平均受

信 SNR は CS-CDMA に比較して 1.3 dB 程度低減できていることがわかる．よって，trms が

小さい環境においては，5 – 6 コードを多重する場合，BS-CDMA が CS-CDMA に比較して

有効であることがわかる．一方，trms が増大するに従って，CS-CDMA の BS-CDMA に対す

る所要平均受信 SNR の劣化は小さくなることがわかる．trms が 1 ms 程度の場合，CS-CDMA

の所要平均受信 SNR は BS-CDMA とほぼ同等となっている．また，trms が 1.5 ms 程度の環

境では，Joint MLD の 1 チャネル送信に対する所要平均受信 SNR の劣化を 0.2 dB 以内に抑

えられている．したがって，trms が 1 ms よりも大きい環境では，Joint MLD を用いる

CS-CDMA は BS-CDMA に比較してより効果的に所要平均受信 SNR を低減できることがわ
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かる． 

図 5-24(b)より，K = 12 の場合，trms = 0.64 ms において，Joint MLD の平均 BLER が 10-2

を満たす所要平均受信SNRは同期検波に比較して6.6 dB程度低減できていることがわかる．

K = 12 のようなたくさんの PUCCH を多重する場合には，巡回シフト数を 12 に増大するこ

とが有効であり，特に Joint MLD の適用が所要平均受信 SNR の低減に非常に有効であるこ

とがわかる．以上の結果より，遅延スプレッドの小さい環境では，BS-CDMA は所要平均

受信 SNR を低減できるため，CS-CDMA よりも有効である．Joint MLD を適用した場合，

BS-CDMA に対する CS-CDMA の所要平均受信 SNR の劣化は小さく抑えることができる．

さらに，trms が 1 ms よりも大きいような遅延スプレッドが大きい環境では，CS-CDMA が

BS-CDMA よりも有効である． 
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(b) K = 12 

図 5-24 trms に対する平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR 特性 

 
最後に，図 5-25 に CS-CDMA および BS-CDMA における最大ドップラ周波数 fDに対する

平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR 特性を示す．CS-CDMA では K = 6，BS-CDMA

では K = 5 とし，trms = 1.06 ms の指数減衰チャネルモデルを仮定した．図より，Joint MLD

は同期検波に比較してドップラ周波数の増大に起因するチャネル変動に対して耐性が強い

ことがわかる．また，fDが 300 Hz 程度以上の場合，Joint MLD の所要平均受信 SNR が増大

していくことがわかる．これは，位相と振幅の変動に起因する 1 スロット内の 7 SC-FDMA

シンボル区間でのフェージング変動が，同相加算平均を行う相関演算に影響を与えるため

である．しかしながら，fD = 460 Hz 程度の高速フェージング環境においても，CS-CDMA

において，Joint MLD の所要平均受信 SNR は同期検波に比較して 2.0 dB 低減できることが

わかる．BS-CDMA では，1 スロット区間内においてもフェージング変動が現れるほどの fD

が非常に大きい条件でも，1 スロット内の 5 SC-FDMA シンボル区間で直交符号を適用して

いるため，CS-CDMA に比較して，特性劣化を低く抑えられている． 
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図 5-25 fDに対する平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR 特性 

 
5.3.4 まとめ 

本節では，PUCCH における CS-CDMA および BS-CDMA に対して，制御情報の符号化

情報を用いる Joint MLD を提案した．はじめに，Joint MLD における 2 つの FH を適用する

スロット間および 2 つの受信ブランチ間の相関値の最適な合成法を明らかにした．シミュ

レーション結果より，チャネル推定を用いない Joint MLD が従来の軟判定ビタビ復号を用

いる同期検波に比較して，目標の平均 BLER を実現する所要平均受信 SNR を低減する観点

から非常に有効であることを示した．また，Joint MLD を適用した場合の CS-CDMA およ

び BS-CDMA の BELR 特性比較を行った．シミュレーション結果より，以下の点を明らか

にした． 

· DFCEを用いる場合でさえ，相関値の同相合成を用いる Joint MLD は 2乗合成を行う Joint 

MLD よりも BLER 特性を改善しない．よって，2 つのスロット間および 2 つの受信ブラ

ンチ間の合成法としては，チャネル推定を用いない 2 乗合成が最も適することを示した． 

· CS-CDMA において 6 (12)の PUCCH を多重する場合，Joint MLD の適用により，BLER

が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR を同期検波に比較して顕著に低減できる． 

· trms が 0.5 ms より小さい環境において，BS-CDMA の所要平均受信 SNR は CS-CDMA に

比較して 1.3 dB 程度低減できる．しかしながら，trms が 1 ms 程度の場合，CS-CDMA の

所要平均受信 SNR は BS-CDMA とほぼ同等であり，trms が 1 ms よりも大きい環境では，

Joint MLD を用いる CS-CDMA は BS-CDMA に比較してより効果的に所要平均受信 SNR

を低減できる． 
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5.4 むすび 
 本章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリン

ク制御チャネル構成および受信信号処理技術について検討した． 

まず，5.2 節では，本節では，LTE 上りリンクの DFT-Spread OFDM を用いる SC-FDMA

において，L1/L2 制御信号のシングルキャリアに基づく効率的な多重法を提案した．はじ

めに，あるユーザ端末の上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号に対して，シ

ングルキャリアに基づく多重法を提案した．次に，上りリンクデータ送信を伴わない場合

の L1/L2 制御信号に対して，専用の時間-周波数リソースを用いて周波数ホッピングを適用

する多重法を提案した．さらに，同一の狭帯域の時間-周波数リソースを用いる異なるユー

ザ端末からの L1/L2 制御信号間を CAZAC 系列の巡回シフトを用いる直交 CDMA により多

重する方法を提案した．シミュレーション結果より，データ送信を伴う場合の L1/L2 制御

信号の提案するシングルキャリアに基づく多重法は，低い CM と L1/L2 制御信号に対する

同一の BLER 要求条件を満たす無線リソースの低減に起因して，マルチキャリアに基づく

多重法よりも高いユーザスループットを実現することを示した．また，データ送信を伴わ

ない場合の L1/L2 制御信号の提案するサブフレーム内の周波数ホッピングを適用する多重

法は，大きな周波数利得が得られるため，高品質受信が可能であることを示した．具体的

には，周波数ホッピング間隔がおよそ 1 MHz より大きい場合，サブフレーム内で周波数ホ

ッピングを適用した場合の平均 BLER が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR を，周波数ホッピ

ングを適用しない場合に比較して 2.5 dB 程度低減できることを示した．さらに，同一無線

リソース内の異なるユーザからの L1/L2 制御信号の多重法として，巡回シフトを用いる直

交 CDMA による多重が有効であることを示した． 

次に，5.3 稿では，PUCCH における CS-CDMA および BS-CDMA に対して，制御情報の

符号化情報を用いる Joint MLD を提案した．はじめに，Joint MLD における 2 つの FH を適

用するスロット間および 2 つの受信ブランチ間の相関値の最適な合成法を明らかにした．

シミュレーション結果より，チャネル推定を用いない Joint MLD が従来の軟判定ビタビ復

号を用いる同期検波に比較して，目標の平均 BLER を実現する所要平均受信 SNR を低減す

る観点から非常に有効であることを示した．また，Joint MLD を適用した場合の CS-CDMA

および BS-CDMA の BELR 特性比較を行った．シミュレーション結果より，以下の点を明

らかにした． 

· DFCEを用いる場合でさえ，相関値の同相合成を用いる Joint MLD は 2乗合成を行う Joint 

MLD よりも BLER 特性を改善しない．よって，2 つのスロット間および 2 つの受信ブラ

ンチ間の合成法としては，チャネル推定を用いない 2 乗合成が最も適することを示した． 

· CS-CDMA において 6 (12)の PUCCH を多重する場合，Joint MLD の適用により，BLER

が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR を同期検波に比較して顕著に低減できる． 
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· trms が 0.5 ms より小さい環境において，BS-CDMA の所要平均受信 SNR は CS-CDMA に

比較して 1.3 dB 程度低減できる．しかしながら，trms が 1 ms 程度の場合，CS-CDMA の

所要平均受信 SNR は BS-CDMA とほぼ同等であり，trms が 1 ms よりも大きい環境では，

Joint MLD を用いる CS-CDMA は BS-CDMA に比較してより効果的に所要平均受信 SNR

を低減できる． 
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第6章 広帯域シングルキャリア FDMA 方式

における高効率データ信号伝送技術 
 
6.1 まえがき 

Long-Term Evolution (LTE)の上りリンクでは，電力増幅器の送信バックオフを低くするこ

とによる広エリアカバレッジの実現を優先して，無線アクセス方式としてシングルキャリ

ア(SC: Single-carrier)-FDMA(Frequency Division Multiple Access)が採用されている[6-1]．さら

に，Discrete Fourier Transform (DFT)-precoded OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple 

Access)（あるいは DFT-spread OFDMA）を用いて周波数領域で SC-FDMA 信号を生成する

方法が採用されている[6-2],[6-3]．これは下りリンクの OFDMA と無線パラメータおよび信

号処理を共通化することができ，マルチパス干渉に起因する波形歪みを補正するための周

波数領域等化(FDE: Frequency Domain Equalizer)[6-4],[6-5]が容易に適用できるためである． 

LTE の上りリンクでは，QPSK, 16QAM および 64QAM データ変調方式が採用されている

（64QAM はオプション）[6-1]．特に上りリンクでは，電力増幅器の送信バックオフを低く

抑えるためにピーク電力対平均電力比(PAPR: Peak-to-Average Power Ratio)が低い高効率な

変調方式が必要である．受信信号電力対干渉および雑音電力比(SINR: Signal-to-Interference 

plus Noise Power Ratio)が高いセルサイト近傍では，16QAM や 64QAM の多値データ変調が

用いられる．16QAM や 64QAM に対しては，目標の BLER を満たす所要受信電力を低減す

る観点から，一般に信号点間のユークリッド距離の大きな square QAM が用いられる[6-6]．

一方，低いピーク電力（広いカバレッジ）を実現する観点からは，一定振幅に近い信号点

配置を有する star 16QAM [6-7],[6-8]の適用が有効であると考えられる．そこで本章では，

はじめに，上りリンクの DFT-precoded OFDMA において，様々な star 16QAM の CM を考

慮した BLER 特性を評価する．まず，AWGN チャネルを仮定した場合に，相互情報量(MI: 

Mutual Information)に基づいて算出される star 16QAM の最適なリング振幅比に対する理論

的妥当性を示す．次に，star 16QAM の BLER 特性を示し，square 16QAM との比較を行う．

このとき，リング振幅比およびチャネル符号化率をパラメータとして評価する．本評価で

は，送信電力増幅器の送信バックオフとして，実測経験に基づく指標である CM (Cubic 

Metric)を用いる． 

LTE よりも高いシステム性能を実現するため，LTE の無線インターフェースのさらなる

拡張が行われている．これは，LTE-Advanced と呼ばれており，その初版の仕様が 2011 年 6

月に完成されている[6-9]．LTE-Advanced の上りリンクにおける特徴のひとつは，周波数領

域における不連続な無線リソース割り当ての導入である．LTE-Advanced では LTE でサポー
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トする帯域幅（最大 20 MHz）よりも広い帯域幅をサポートするため，コンポーネントキャ

リア(CC: Component Carrier)と呼ばれる基本周波数ブロックを複数キャリア束ねて送受信

を行うことにより，広帯域化を実現するキャリアアグリゲーション (CA: Carrier 

Aggregation)[6-9]がサポートされている．LTE からの連続的な拡張および展開を可能とする

ため，各 CC は LTE と後方互換性をもつように設計される．加えて，周波数領域スケジュ

ーリングにおける無線リソース割り当ての柔軟性を改善するため，LTE の上りリンクにお

ける連続した無線リソース割り当ての制約が緩和されている．しかしながら，上記のどち

らの信号波形も純粋なシングルキャリアではなく，結果として送信信号の PAPR は増大す

る．一方，ユーザ端末の送信電力の制限の厳しい上りリンクに対して，広いカバレッジエ

リアを提供するためには，PAPR は出来るだけ小さく抑える必要がある．そこで本章では，

次に，このような LTE-Advanced の上りリンク信号に対して，最も簡易なピーク電力抑圧法

であるクリッピング・フィルタリング(CF: Clipping and Filtering)法[6-10]を適用した場合の

ピーク電力抑圧効果を，送信バックオフの低減と平均ブロック誤り率(BLER: Block Error 

Rate)の劣化のトレードオフの関係を考慮して検討する． 

本章の構成を以下に示す． 

· DFT-precoded OFDMA における star 16QAM の特性評価（6.2 節） 

· マルチキャリア/クラスタ伝送の CF 法によるピーク電力抑圧効果（6.3 節） 
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6.2 DFT-Precoded OFDMA における Star 16QAM の特性評価 
LTE の上りリンクでは，QPSK, 16QAM および 64QAM データ変調方式が採用されている

（64QAM はオプション）[6-1]．特に上りリンクでは，電力増幅器の送信バックオフを低く

抑えるために PAPR が低い高効率な変調方式が必要である．受信 SINR が高いセルサイト

近傍では，16QAM や 64QAM の多値データ変調が用いられる．16QAM や 64QAM に対し

ては，目標の BLER を満たす所要受信電力を低減する観点から，一般に信号点間のユーク

リッド距離の大きな square QAM が用いられる[6-6]．一方，低いピーク電力（広いカバレ

ッジ）を実現する観点からは，一定振幅に近い信号点配置を有する star 16QAM [6-7],[6-8]

の適用が有効であると考えられる．そこで本節では，上りリンクの DFT-precoded OFDMA

において，様々な star 16QAM の CM を考慮した BLER 特性を評価する．まず，AWGN チ

ャネルを仮定した場合に，相互情報量(MI: Mutual Information)に基づいて算出される star 

16QAM の最適なリング振幅比に対する理論的妥当性を示す．次に，star 16QAM の BLER

特性を示し，square 16QAM との比較を行う．このとき，リング振幅比およびチャネル符号

化率をパラメータとして評価する．本評価では，送信電力増幅器の送信バックオフとして，

実測経験に基づく指標である CM (Cubic Metric)を用いる． 

 
6.2.1 Star 16QAM および CM 特性 
6.2.1.1 Star 16QAM 

図 6-1(a)および 6-1(b)に，(4, 12)および(8, 8) star 16QAM の信号点配置をそれぞれ示す．

送信信号に対する変調後の信号波形 d(t)は次式で表わすことができる． 

 

[ ]å
¥
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-××=
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s iTtvijigtd )()(exp)()( f    (6-1) 

 
ここで，Ts はシンボル間隔，v(t)は v(t) = 1 (0 ≤ t < 1); v(t) = 0 (otherwise)の単位関数である．

star 16QAM の信号点配置は M 個の同心のリングから構成される．各リングにおける信号点

は等間隔に配置される． star QAM の信号点配置を (x, y) とした場合，振幅は
22)( yxrig h +== ，位相は ( )xyθini hh

1tan)2()( -=+= pf と表わされる．ここで，rh, nh, qh

は，それぞれ h 番目のリング(h = 1, 2, ..., H)に対する半径，信号点数，位相シフトである．

このとき信号点配置は次式で与えられる． 
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本評価では，H = 2 の star 16QAM を仮定する．図において，Rradius は内リングの振幅 r1に

対する外リングの振幅 r2 のリング振幅比を表す．(4, 12) star 16QAM に対して，振幅成分は

)31(16)( 2
radiusRrig += として与えられる．ここで，r は内リングの場合は 1，外リングの場

合は Rradius となる．また，位相成分は { }pqi 2/)( pf Î として与えられる．ここで，内リング

の場合は p = 1, q = 0, 1, 2, 3，外リングの場合は p = 3, q = 0, 1, …, 11 となる．同様に，(8, 8) star 
16QAM に対して，振幅成分は )1(8)( 2

radiusRrig += として与えられる．ここで，r は内リン

グの場合は 1，外リングの場合は Rradius となる．また，位相成分は { }4/)( pf qi Î として与え

られる．両リングにおいて q = 0, 1, …, 7 となる．さらに，図 6-1(c)および 6-1(d)に，リファ

レンスとして，それぞれ square 16QAM および 16PSK の信号点配置を示す．square 16QAM
に対する信号点配置は， ( ) }{ 1,0,1,2;5212 --=+Î xx qqx , ( ){ }1,0,1,2;5212 --=+Î yy qqy

で与えられる．(4, 12) star 16QAM の特徴は，(8, 8) star 16QAM に比較して，内リングのユ

ークリッド距離が大きいため，雑音や干渉に強い点である．(8, 8) star 16QAM は，3 ビット

を異なる位相，残りの 1 ビットを異なる振幅を表すために用いることで，位相と振幅を独

立にマッピングできる．よって，リング振幅比を振幅変調と単独に最適化できるため，(4, 

12) star 16QAM に比較してより耐性の強い信号マッピングが可能である． 
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図 6-1 16QAM の信号点配置 

 
6.2.1.2 CM 特性 

ACLR に対する要求条件を満たすためには，ピーク電力の信号が電力増幅器の非線形領

域によって歪まないように，電力増幅器に入力する信号レベルを下げる必要がある．この

とき，ACLR の要求条件を満たすため，与えられた信号波形や送信機構成に対して送信電

力バックオフを設定する．ここで，電力増幅器の出力における ACLR の要求条件および目

標スループット（あるいは BLER）を同時に満たす実効的な受信 SNR を SNReffect と定義す

る．本検討では，SNReffect を次のように導く．まず，リンクレベルシミュレーションにより

目標スループットを実現するための受信機入力端における所要受信 SNR (SNRreq)を計算す

る．Pout を電力増幅器の出力電力，Lpath を距離減衰およびシャドウイングを含んだパスロス

とすると（簡単のため，ここではケーブルロス等は無視する），SNRreq はデシベル表記で，

SNRreq = Pout - Lpath - N ように求められる．ここで，N は受信機入力端における雑音電力を

表す．ACLR の要求条件を満たすためには，予め送信電力 PTx から必要分だけ電力を下げな

ければならい．このとき，Pout はデシベル表記で Pout = PTx - Pback-off の条件を満たす．ここ

で，Pback-off は送信バックオフに対応する電力低減量を表す．したがって，実効的な受信 SNR

は所要受信 SNR に電力低減量を加えることによって，次式のように計算できる（デシベル

表記）． 

 

SNReffect (dB) = PTx - Lpath - N = SNRreq + Pback-off = SNRreq + CM (6-3) 

 
ここで，CM は電力増幅器の出力における電力低減量に対応する[6-11],[6-12]．LTE におけ

る CM は次式で定義される[6-11]． 

 

56.1
52.1)(log20(dB)CM 10 -

= rmsv     (6-4) 
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ここで，vrms は入力信号の平均振幅で正規化した，各シンボルに対する振幅の瞬時値の 3

乗の r.m.s. (root mean squared)値を表す．式(6-4)における“1.52”および“1.56”は，LTE の上り

リンクにおける ACLR の要求条件を満たすための実測経験に基づく係数である．表 6-1 に

リング振幅比 Rradius をパラメータにした場合の，式(6-4)により算出した star 16QAM の CM

特性を示す．リファレンスとして，square 16QAM および 16PSK の特性も併せて示す． CM

値は僅かではあるが送信帯域幅 BTx に影響を受けるため，BTx = 2 RB (Resouce Block) (= 360 

kHz)および 5 RB (= 900 kHz)の 2 つの場合を評価した．表より，Rradius が小さい場合，star 

16QAM は square 16QAM よりも低い CM を実現することがわかる．これは，star 16QAM の

場合に原点付近を通る信号点間の遷移が，squrare 16QAMよりも少ないくなるためである．

また，同一の Rradius を用いた場合，(4, 12) star 16QAM は(8, 8) star 16QAM に比較して低い

CM となることがわかる．よって，CM を低減する観点からは，star 16QAM は square 16QAM

よりも有効であることが確認できる． 

 
表 6-1 16QAM における CM 特性比較 

Rradius

(4, 12) star
16QAM

(8, 8) star
16QAM

Square
16QAM 16PSK

2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs

1.2 1.28 1.28 1.32 1.32

2.13 2.13 1.22 1.21

1.5 1.45 1.45 1.67 1.68
1.8 1.59 1.59 2.03 2.04
2.0 1.67 1.66 2.23 2.24

2.5 1.79 1.79 2.59 2.60

3.0 1.87 1.86 2.83 2.84

Rradius

(4, 12) star
16QAM

(8, 8) star
16QAM

Square
16QAM 16PSK

2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs 2 RBs 5 RBs

1.2 1.28 1.28 1.32 1.32

2.13 2.13 1.22 1.21

1.5 1.45 1.45 1.67 1.68
1.8 1.59 1.59 2.03 2.04
2.0 1.67 1.66 2.23 2.24

2.5 1.79 1.79 2.59 2.60

3.0 1.87 1.86 2.83 2.84  
 
6.2.2 MI に基づく最適なリング振幅比の検討 
 マルチパスフェージングチャネルを仮定し，ターボ符号，インタリーブ，LMMSE (Linear 

Minimum Mean Square Error)規範に基づく周波数領域等化，参照信号(RS: Reference Signal)

を用いるチャネル推定等の適用を考慮したリンクレベルシミュレーションにおいて，star 

16QAM の最適なリング振幅比を理論解析によって証明することは一般に困難である．そこ

で本検討では，シミュレーション結果の妥当性を示すため，文献[6-13]のアプローチにより，

シャノン容量を用いる MI に基づく容量計算から(4, 12)および(8, 8) star 16QAM の最適なリ

ング振幅比を検討する．まず，AWGN チャネルにおいて，MI から各受信 SNR 値に対する

スループットの上界を計算する．次に，最大伝送レートの 99%値（BLER が 10-2）を満た

す所要受信 SNR を最小にする観点から，最適なリング振幅比を検討する．MI に基づくス
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ループットとリンクレベルシミュレーションから求めた最適なリング振幅比を比較するこ

とにより，リンクレベルシミュレーション結果の妥当性を示す．解析では，LTE のような

無線通信において一般的に使われる BICM (Bit-Interleaved Coded Modulation)を仮定する．

BICM では，有限の信号点配置をビット列でラベル付けし，各信号点は log2m = log2|X|ビッ

トでラベル付けされる．このとき，各ビットは送受信機で独立に扱う．BICM の容量を計

算するため，入出力間の MI はビット確率質量関数で最大化する必要がある[6-13]．与えら

れた信号の集合Xに対する MI は，bit/s/Hz 表記で次式により求められる． 
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ここで，n, E, N0 は，ぞれぞれ正規化複素ガウス変数の雑音成分，信号電力，雑音電力を表

す．x および x′はともに集合Xに属する信号点，x″は集合 i
bX に属する信号点を示す．ここで，

集合 i
bX は i 番目のビットの b Î {0, 1}でラベル付けされた信号点の部分集合を表す．さらに，

En{·}は n に対する期待値である．式(6-5)より，リング振幅比 Rradiusをパラメータとして star 

16QAM の最大伝送レートを計算する． 

(4, 12)および(8, 8) star 16QAM における MI から算出した受信 SNR に対する最大伝送レ

ートを，図 6-2(a)および 6-2(b)にそれぞれ示す．リング振幅比 Rradius をパラメータとした．

同図に square 16QAM および 16PSK の特性も併せて示す．図 6-2(a)より，Rradius が 2.5 – 3.0

のときに(4, 12) star 16QAM の伝送レートを最大化できることがわかる．また，図 6-2(b)よ

り，(8, 8) star 16QAM では，容量が最大となるリング振幅比は(4, 12) star 16QAM と比較し

て僅かに小さく，Rradius が 1.8 – 2.5 となることがわかる．(8, 8) star 16QAM の内リングにお

ける隣接シンボル間のユークリッド距離は，(4, 12) star 16QAM の場合に比較して小さい．

よって，(8, 8) star 16QAM は(4, 12) star 16QAM よりも小さい Rradiusで最大伝送レートを実現

できる． 
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(b) (8, 8) star 16QAM 

図 6-2 受信 SNR に対する MI から計算した最大伝送レート 

 
6.2.3 シミュレーション評価のためのシステムモデル 

図 6-3 に本検討で仮定したサブフレーム構成を示す．1 ms 長の 1 サブフレームは，14 個

の SC-FDMA シンボルに相当する FFT (Fast Fourier Transform)ブロックから構成される．1 

FFT ブロックは，66.7 ms 長の有効シンボルと 4.7 ms 長の Cyclic prefix (CP)から成る．周波

数領域の信号成分（以降，本検討ではサブキャリアと呼ぶ）の間隔は 15 kHz である．サブ

フレームの 4 番目および 11 番目の FFT ブロックに，データチャネルの同期検波復調のた

めのチャネル推定に用いる RS を多重した． 

図 6-4(a)および 6-4(b)にそれぞれ，シミュレーションにおける送信部および受信部のブロ

ック構成を示す．また，表 6-2 にシミュレーションに用いた主要な無線パラメータを示す．
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情報ビット系列は，符号化率 R = 1/3, 1/2 および 3/4，拘束長 4 ビットのターボ符号により

符号化される．R = 1/3 のターボ符号の生成多項式は G = [1, g0/g1]で表わされる．ここで g0 

= [1011]および g1 = [1101]である．ターボ符号化後の符号化ビット系列に対して，1 サブフ

レームに多重される 1 符号化ブロック内のビットインタリーバを用いた．インタリーブ後

のビット系列 vr は，各種 16QAM の信号点配置cのシンボル xl = m(vr)にマッピングされる．

ここで，m(·)はG個の信号点候補 si (i = 1, 2, ..., G)に対するマッピング関数を表す（本検討で

はG = 16）．1 FFT ブロック内のデータ変調されたシンボルの数を K，t 番目の FFT ブロック

(t = 0, 1, ..., 13; t ≠ 3, 10)における g 番目のシンボル(g = 0, 1, ..., K-1)を )(t
gx (≡ xl) (l = g + tK (l = 

0, 1, ..., 12 × K-1)とする．変調後のシンボル系列はサイズ K の DFT に入力される．本評価

では，K は 24 または 60（それぞれ 2 RB (= 360 kHz)，5 RB (= 900 kHz)に対応）とした．そ

して，DFT により周波数領域信号系列 X(k) (k = 0, 1, ..., K-1)に変換される．Localized 送信

を仮定し，サブキャリアマッピング部では，K サブキャリアの信号を連続するサブキャリ

アにマッピングする．系列{X(k)}に(NFFT - K)個のゼロを挿入後，サイズ NFFT (= 1024)の IFFT 

(Inverse FFT)により，時間領域波形に変換される．最後に，FFT ブロックにブロック間干渉

を除去するために CP を付加する．RS 系列には，時間および周波数領域で一定振幅の

Constant Amplitude Zero Auto-Correlation (CAZAC)系列に属する Zadoff-Chu 系列を用いた． 

伝搬パスモデルには，r.m.s.遅延スプレッドがtrms = 1.06 ms の GSM Typical Urban (TU)チャ

ネルモデル[6-14]およびtrms = 1.06 ms の ITU Vehicular-A (Veh.-A)チャネルモデル[6-15]を用

いた．また，様々な遅延スプレッドの環境での BLER 特性を評価するため，各パスの平均

受信信号電力が先頭パスから 1 dB ずつ減衰する指数減衰電力遅延プロファイルモデルを

用いた．各パスは，最大ドップラ周波数が fD = 5.55 Hz の独立なレイリーフェージング変動

を受けるものと仮定した．すべてのチャネルモデルにおいてパス数は L = 6 とした． 

受信機では，2 アンテナのダイバーシチ受信を用いた．FFT タイミング検出は理想推定

を仮定した． m 番目の受信ブランチ (m = 0, 1)における受信信号ブロックを

( ) ( )[ ]T
FFTmmm Nrr 1,,0 -×××=r とする（[·]T は行列の転置を表す）と，行列表現で次式のように

表すことができる． 

 

mm
s

s
mmm T

E ndhnshr +=+=
2     (6-6) 

 
ここで，s は送信信号ベクトル，d は送信シンボルベクトル，nmは雑音ベクトル，hmは NFFT 

× NFFT のチャネルインパルス応答の巡回行列である．受信信号ブロックは，FFT によって

周波数領域の信号ベクトル [ ]T
FFTmmm NRR )1(,),0( -×××=R に変換され，次式のように表すこ

とができる． 
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mm
s

s
mm T

E NDHFrR +==
2     (6-7) 

 
ここで， H

mm FFhH = は周波数領域のチャネル行列（(·)Hは行列のエルミート転置を表す），

D = Fd は周波数領域のシンボルベクトル，Nm = Fnmは周波数領域の雑音ベクトル，F は NFFT 

× NFFT の FFT 行列である．m 番目の受信ブランチにおける Rmの u 番目の成分 Rm(u)は次式

で与えられる． 

 

)()()(2)( uNuDuH
T
EuR mm
s

s
m +=     (6-8) 

 
ここで， ( )FFTpmp

L
pm NujhuH tp2exp)( ,

1
0 -= å -

= ， ( )FFT
N
tFFT NutjtdNuD FFT p2exp)(1)( 1

0 -= å -
= ，

( )FFTm
N
tFFTm NutjtnNuN FFT p2exp)(1)( 1

0 -= å -
= である．また，hp,mおよびtp はそれぞれ，m

番目の受信ブランチにおける p 番目のパスに対するチャネルインパルス応答およびパスの

遅延量を表す．(NFFT - K)サブキャリアの信号を除去することにより，u サンプルの中から

k サブキャリアの所望信号を取り出す．ここで，d 番目のスロット，m 番目の受信ブランチ

に対する k 番目のサブキャリアの RS を用いて推定したチャネル応答を ( )kH d
m とする．チャ

ネル推定値に含まれる雑音成分を抑圧するため，着目するサブキャリアを中心としてその

両側の(2Favg+1)サブキャリアのチャネル応答を，次式で示すように重み付き同相加算平均

してチャネル応答 )(kH d
m


を計算する． 

 

å
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F

Ff
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mf

d
m fkHkH )()(ˆ a     (6-9) 

 
式(6-9)において，周波数選択性を考慮して重み係数 fa  (å =-= 1f

F
Ff

avg

avg
a )を用いる．本評価

では，Favg = 2 とし， [ ] [ ]11.0,22.0,34.0,, 22110 =-+-+ aaa に設定した．計算したチャネル応答

)(kH d
m


はサブフレーム内の 2 つの RS シンボル間で， å =
=

1

0
)(ˆ21)(

d
d
mm kHkH のようにさら

に同相加算平均する．推定したチャネル応答を用いて，m 番目の受信ブランチにおける k

番目のサブキャリアの LMMSE ウェイト Wm(k)を， ÷
ø
öç

è
æ += ¢=¢å 221

0
* )()()( skHkHkW mmmm に

より求めた．LMMSE ウェイトの分母の雑音電力s2 の推定は，理想推定を仮定した．周波

数領域等化および受信ブランチ間で合成した後の k 番目のサブキャリアにおける信号 )(ˆ kR

は，次式により表せる． 

 



155 

)(ˆ)()(ˆ2)()()(ˆ
1

0

kNkDkH
T
EkRkWkR

s

s

m
mm +== å

=

   (6-10) 

 
ここで， )()()(ˆ 1

0 kHkWkH mmmå == および )()()(ˆ 1
0 kNkWkN mmmå == は，それぞれ周波数領域

等化後の等価チャネル応答および雑音成分を表す．IDFT (Inverse DFT)により時間領域の信

号に変換した後，情報シンボルとチャネル応答の推定値を用いて生成したシンボルレプリ

カ候補の最小 2乗ユークリッド距離から，ビット“0”および“1”に対する事後確率(a posteriori 

probability)の対数尤度比 (LLR: Log-Likelihood Ratio)を計算した．FFT ブロック内の l 番目

の情報シンボル(l = 0, 1, ..., K-1)を lr とすると，l 番目の情報シンボルの j 番目のビット vl,j

が“0”または“1”となる事後 LLR は，次式のように計算できる． 
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式(6-11)において，

j
10c は j 番目のビットにおいてビット“0”または“1”を含む信号点配置の

集合を表す．等化ウェイトが乗算され，ブランチ間でダイバーシチ合成されたチャネルイ

ンパルス応答 )(lw は次式で表される． 
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雑音の影響を軽減するため， )(lw は å -

=¢
¢=

1

0
)(1~ K

l
lwKw 

のように K シンボルに渡って平均化

される．送信信号点配置に重み付け係数w~ を乗算することにより，周波数等化およびダイ

バーシチ合成後の受信信号に対応するシンボルレプリカを生成する．デインタリーブ後，

求めた LLR を Max-Log-MAP 復号器に入力した．最後に，Max-Log-MAP 復号器の出力の

事後 LLR を硬判定して送信ビット系列を再生した． 

 

Subframe (= 1 ms)

Data signal RS

Slot (= 0.5 ms)

Time

FFT block (= 66.7 + 4.7 ms)

CP

 
図 6-3 サブフレーム構成 
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(b) 受信部 

図 6-4 送信部および受信部の構成 

 
表 6-2 シミュレーション諸元 

CP

Effective data

System bandwidth 10 MHz
Transmission bandwidth 2 RBs (= 360 kHz), 5 RBs (= 900 kHz)

Sampling rate 15.36 Msps
Subframe length 1.0 ms (14 FFT blocks)

FFT block 
length

66.7 µs

4.7 µs

Number of RS blocks 2

Data modulation (4, 12), (8, 8) star 16QAM, square 16QAM, 16PSK

Channel coding / decoding Turbo coding (R = 1/3, 1/2, 3/4) /
Max-Log-MAP decoding

Channel model AWGN, 6-path TU, Veh.-A, 
Exponentially-decayed channel

Receiver 2-branch diversity reception, LMMSE-based FDE

Channel estimation Weighted coherent averaging in frequency domain

CP

Effective data

System bandwidth 10 MHz
Transmission bandwidth 2 RBs (= 360 kHz), 5 RBs (= 900 kHz)

Sampling rate 15.36 Msps
Subframe length 1.0 ms (14 FFT blocks)

FFT block 
length

66.7 µs

4.7 µs

Number of RS blocks 2

Data modulation (4, 12), (8, 8) star 16QAM, square 16QAM, 16PSK

Channel coding / decoding Turbo coding (R = 1/3, 1/2, 3/4) /
Max-Log-MAP decoding

Channel model AWGN, 6-path TU, Veh.-A, 
Exponentially-decayed channel

Receiver 2-branch diversity reception, LMMSE-based FDE

Channel estimation Weighted coherent averaging in frequency domain  
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6.2.4 シミュレーション結果 
6.2.4.1 CM を考慮しない場合の平均 BLER 特性 

図 6-5 に Rradius をパラメータにした場合の，平均受信 SNR に対する(4, 12) star 16QAM の

平均 BLER 特性を示す．図 6-5(a)および 6-5(b)はそれぞれ R = 1/3 および 1/2 の場合の BLER

特性を示している．また，square 16QAM および 16PSK の特性も併せて示す．本評価では，

BTx = 2 RBs，fD = 5.55 Hz の 6 パス TU チャネルモデルを仮定した．図 6-5(a)より，Rradiusを

1.2 から大きくすることにより，内リングと外リングに対する信号点配置のユークリッド距

離が大きくなるため，BLER 特性が改善していることがわかる．R = 1/3 の大きな符号化利

得に起因して，Rradiusが 1.8 より大きい場合の BLER 特性差は小さくなっている．図 6-5(b)

より，図 6-5(a)に比較して符号化利得が小さくなるため，平均 BLER 特性は Rradius に対して

より影響を受けることがわかる．Rradius が 2.0 – 3.0 の場合，ほぼ同等の BLER 特性となるこ

とがわかる．これらの結果は，図 6-2(a)の MI から計算した最大伝送レートにより得られた

結果と一致する．予想された通り，CM を考慮しない場合，square 16QAM は(4, 12) star 

16QAM および 16QAM よりも優れた BLER 特性を示すことがわかる． 
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(a) R = 1/3 
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(b) R = 1/2 

図 6-5  Rradius をパラメータにした場合の(4, 12) star 16QAM の平均 BLER 特性 

 
次に，図 6-6 に Rradiusをパラメータにした場合の，平均受信 SNR に対する(8, 8) star 16QAM

の平均 BLER 特性を示す．その他の評価条件は，図 6-5 と同一である．図より，(8, 8) star 

16QAM の BLER 特性は，(4, 12) star 16QAM と比較して，Rradius に対する影響が小さいこと

がわかる．図 6-6(a)より，R = 1/3 の場合，Rradius に依らず同等の BLER 特性を示しており，

square 16QAM とほぼ同等の BLER 特性となっている．同様に，図 6-6(b)より，R = 1/2 の場

合，Rradius が 1.8 より大きいときに(8, 8) star 16QAM は square 16QAM とほぼ同等の BLER

特性を実現している．これらの結果は，図6-2(b)のMIに基づいて得られた結果と一致する．

図 6-5 および 6-6 の結果を比較すると，(8, 8) star 16QAM は(4, 12) star 16QAM よりも優れた

BLER 特性を示すことがわかる．(8, 8) star 16QAM では，3 ビットで位相変調，1 ビットで

振幅変調を独立に表すことができる．よって，マルチパスレイリーフェージング環境にお

いて，(8, 8) star 16QAM における位相と振幅の独立ビットマッピングが，(4, 12) star 16QAM

のマッピングよりも大きな耐性を有していると考えられる．よって，(8, 8) star 16QAM は，

CM を考慮しない場合でさえ，符号化率が 1/2 以下の条件において最適な Rradius を用いるこ

とにより，square 16QAM と同等の BLER 特性を実現できることがわかる． 
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(b) R = 1/2 

図 6-6  Rradius をパラメータにした場合の(8, 8) star 16QAM の平均 BLER 特性 

 
6.2.4.2 CM を考慮した場合の平均 BLER 特性 

図 6-7 に R = 1/3, 1/2, 3/4 の場合の，Rradius に対する平均 BLER が 10-2 を満たす CM を考慮

した所要平均受信 SNR 特性を示す．送信帯域幅は BTx = 2 RB とし，AWGN チャネルを仮定

した．図 6-7 より，R = 1/3 の場合，小さい Rradius を用いたときの(8, 8) star 16QAM および(4, 

12) star 16QAM は，低い CM 特性に起因して square 16QAM よりも所要平均受信 SNR を低

減できることがわかる．特に，Rradius = 1.2 を用いる(8, 8) star 16QAM は，square 16QAM に

比較して所要平均受信 SNR を 0.6 dB 低減できている．R = 1/2 の場合，Rradius = 1.5 – 1.8 を

用いる(8, 8) star 16QAM は，square 16QAM とほぼ同等の特性を実現していることがわかる．

R = 3/4 の場合，Rradius = 2.5 – 3.0 を用いる(4, 12) star 16QAM は，square 16QAM とほぼ同等
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の所要平均受信 SNR を実現できることがわかる． 
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図 6-7 AWGN チャネルにおける Rradius に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性 

 
図 6-8 に fD = 5.55 Hz の 6 パス TU チャネルモデルを用いた場合の，Rradius に対する平均

BLERが10-2を満たすCMを考慮した所要平均受信SNR特性を示す．図6-8(a)ではBTx = 2 RB，

図 6-8(b)では BTx = 5 RB とした．図より，図 6-8(a)の特性は，フェージングチャネルに起因

して，CM を考慮した所要平均受信 SNR は全体的に高くなっているものの，図 6-7 と同様

の傾向が見られる．具体的には，R = 1/3 の場合，小さい Rradius を用いたときの(8, 8) star 

16QAM および(4, 12) star 16QAM は，低い CM 特性に起因して square 16QAM よりも所要平

均受信 SNR を低減できている．また，Rradius = 1.2 を用いる(8, 8) star 16QAM は，square 

16QAM に比較して所要平均受信 SNR を 0.6 dB 低減できている．R = 1/2 の場合，AWGN

チャネルと異なり，1.5 より小さい Rradius を用いる (8, 8) star 16QAM は，square 16QAM に

比較して僅かに所要平均受信 SNR を低減できることがわかる．しかしながら，AWGN チ

ャネルの場合と同様に，R = 3/4 の場合，star 16QAM の CM を考慮した所要平均受信 SNR

の利得は得られていない．一方，BTx = 5 RB の場合，十分な周波数ダイバーシチ効果が得

られるため，図 6-8(b)からわかるように，CM を考慮した所要平均受信 SNR は，BTx = 2 RB

の場合に比較して小さくなっている．しかしながら，BTx = 5 RB の場合の所要平均受信 SNR

の傾向は BTx = 2 RB の場合と同様である．図 6-7 および 6-8 より，平均 BLER が 10-2 を満た

す CM を考慮した所要平均受信 SNR を最小にする Rradius の最適値は，受信信号の変調や送

信帯域幅による周波数選択性に依らずほぼ同一となることがわかる．(4, 12) star 16QAM に

対して，R = 1/3, 1/2, 3/4 の場合の Rradius の最適値は 1.2, 2.5, 3.0，(8, 8) star 16QAM に対して，

R = 1/3, 1/2, 3/4 の場合の Rradius の最適値は 1.2, 1.2, 2.0 となる． 
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(b) BTx = 5 RBs 

図 6-8 TU チャネルにおける Rradius に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性 

 
 図 6-9にVeh.-AチャネルモデルにおけるCMを考慮した所要平均受信 SNR特性を示す．

図より，TU チャネルモデルにおける結果と比較すると，trms が小さいことに起因して周波

数ダイバーシチ効果が減少するため，所要平均受信 SNR が増大している．しかしながら，

R = 1/3 および 1/2 の場合，(8, 8) star 16QAM は square 16QAM に比較して所要平均受信 SNR

を低減できることがわかる． 
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図 6-9 Veh.-A チャネルにおける Rradius に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性 

 
Square 16QAM と同様に，(4, 12) star 16QAM は各ビットが位相と振幅の両方の情報を表

す．一方，(8, 8) star 16QAM では，3 ビットが位相変調，1 ビットが振幅変調のように位相

と振幅を独立にマッピングすることができる．一般に，マルチパスレイリーフェージング

チャネルにおいて，振幅ビットに対する復号誤りは，位相ビットに対する復号誤りよりも

BLER 特性に与える影響が大きい．そこで，低速から高速までの最大ドップラ周波数の環

境において，RS を用いるチャネル推定誤りが star 16QAM の信号点配置に対するビットマ

ッピングに与える影響を評価する．各チャネル符号化率に対して最適な Rradius を用いた場

合の，fD に対する平均 BLER が 10-2 を満たす CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性を図

6-10 に示す．本評価では，BTx = 2 RB とし，R = 1/3, 1/2, 3/4 の場合の特性を比較した．また，

TU チャネルモデルを仮定した．図 6-10 より，R = 1/3 の場合，fD がおよそ 120 Hz までは，

(8, 8) star 16QAM は square 16QAM に比較して CM を考慮した所要平均受信 SNR を 0.6 dB

低減していることがわかる．また，(4, 12) star 16QAM は square 16QAM とほぼ同等の特性

を示すことがわかる．一方，R = 1/2 または 3/4 の場合，(8, 8) star 16QAM は square 16QAM

に比較して顕著な利得が得られていない．次に，trms に対する平均 BLER が 10-2 を満たす

CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性を図 6-11 に示す．各チャネル符号化率に対して最適

な Rradius を用いた．本評価では，BTx = 2 RB とし，6 パスの指数減衰チャネルモデルを仮定

した．図より，trms が大きくなるに従い，周波数ダイバーシチ効果が増大するため，CM を

考慮した所要平均受信 SNR が低減していることがわかる．また，R = 1/3 の場合，様々な遅

延スプレッドの環境において，(8, 8) star 16QAM は square 16QAM より CM を考慮した所要

平均受信 SNR を低減できている．しかしながら，R = 1/2 あるいは 3/4 の場合，(8, 8) star 

16QAM を用いることによる square 16QAM からの顕著な利得は見られないことがわかる． 
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図 6-10 TU チャネルにおける fD に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性 
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図 6-11 指数減衰チャネルにおけるtrms に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性 

 
 本検討では，低い CM（ユーザ端末の電力増幅器の送信バックオフ）を実現する star 

16QAM に対する BLER 特性に着目し，square 16QAM との特性比較を行った．シミュレー

ション結果より，1/3 以下のチャネル符号化率を用いる場合，目標の平均 BLER を満たす

CM を考慮した所要平均受信 SNR に関して，star 16QAM は square 16QAM よりも優れた特

性を示すことを明らかにした．近年，移動通信システムにおいては，既存の音声トラフィ

ックに対して，様々な情報レートをもつデータトラフィックが急激に増大している．この

ようなデータトラフィックを効率的に伝送するため，HSPA や LTE ではパケットベースの

無線アクセスが用いられる．さらに，様々な情報レートのデータ伝送を実現するため，適
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応変調・チャネル符号化(AMC: Adaptive Modulation and Coding)が適用される．しかしなが

ら，AMC を適応した場合，R = 1/3 の star 16QAM が動作する受信 SNR 領域は，R = 2/3 の

QPSK でカバーされる．したがって，LTE の上りリンクにおいては，低い所要平均受信 SNR

において高いチャネル符号化利得が得られる square 16QAM が採用されている． 

 
6.2.5 まとめ 
本節では，上りリンク DFT-precoded OFDMA において，低 PAPR を実現する star 16QAM

に着目し，CM を考慮した BLER 特性を示した．シミュレーション結果より，まず，目標

の平均 BLER を満たすための所要平均受信 SNR を最小とするの観点から，(4, 12)および(8, 

8) star 16QAM に対する最適なリング振幅比 Rradius を明らかにした．また，これらの結果は

MI に基づいて計算により得られた結果と一致することを確認した．さらに，(4, 12)および

(8, 8) star 16QAM の最適リング振幅比は，ターボ符号の符号化率 R に応じて異なることを

示し，最適なリング振幅比を用いた場合に，(8, 8) star 16QAM は(4, 12) star 16QAM に比較

して優れた BLER 特性を示すことを明らかにした．R = 1/3 の場合，(8, 8) star 16QAM に対

する平均 BLER が 10-2 を満たす CM を考慮した所要平均受信 SNR を，square 16QAM に比

較して 0.6 dB 低減できることを示した．結果として，上りリンクの DFT-precoded OFDMA

において，1/3 以下の符号化率を用いる場合，ACLR の要求条件を満たすための所要平均受

信 SNR に関して，(8, 8) star 16QAM の square 16QAM に対する優位性を明らかにした． 
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6.3 マルチキャリア/クラスタ伝送のクリッピング・フィルタリン

グ法によるピーク電力抑圧効果 
LTE よりも高いシステム性能を実現するため，LTE の無線インターフェースのさらなる

拡張が行われている．これは，LTE-Advanced と呼ばれており，その初版の仕様が 2011 年 6

月に完成されている[6-9]．LTE-Advanced の上りリンクにおける特徴のひとつは，周波数領

域における不連続な無線リソース割り当ての導入である．LTE-Advanced では LTE でサポー

トする帯域幅（最大 20 MHz）よりも広い帯域幅をサポートするため，コンポーネントキャ

リア(CC: Component Carrier)と呼ばれる基本周波数ブロックを複数キャリア束ねて送受信

を行うことにより，広帯域化を実現するキャリアアグリゲーション (CA: Carrier 

Aggregation)[6-9]がサポートされている．LTE からの連続的な拡張および展開を可能とする

ため，各 CC は LTE と後方互換性をもつように設計される．加えて，周波数領域スケジュ

ーリングにおける無線リソース割り当ての柔軟性を改善するため，LTE の上りリンクにお

ける連続した無線リソース割り当ての制約が緩和されている．しかしながら，上記のどち

らの信号波形も純粋なシングルキャリアではなく，結果として送信信号の PAPR は増大す

る．一方，ユーザ端末の送信電力の制限の厳しい上りリンクに対して，広いカバレッジエ

リアを提供するためには，PAPR は出来るだけ小さく抑える必要がある．そこで本節では，

このような LTE-Advanced の上りリンク信号に対して，最も簡易なピーク電力抑圧法である

クリッピング・フィルタリング(CF: Clipping and Filtering)法[6-10]を適用した場合のピーク

電力抑圧効果を，送信バックオフの低減と平均ブロック誤り率(BLER: Block Error Rate)の劣

化のトレードオフの関係を考慮して検討する．本評価では送信バックオフの指標として，

CM (Cubic Metric)[6-11]を用いる． 

 
6.3.1 マルチキャリア/クラスタ DFT-Spread OFDMA 
ピーク電力抑圧法として CF 法を適用するマルチキャリア(MC: Multi-Carrier)/クラスタ

(CL: Clustered) DFT-Spread OFDMA の送信ブロック構成を図 6-12 に示す．MC DFT-Spread 

OFDMA は，複数の DFT (Discrete Fourier Transform)ブロックから構成されており，各 DFT

ブロックは 20 MHz までの帯域幅（CA における 1 CC の信号帯域幅に相当）の信号をサポ

ートする．DFT ブロック数がマルチキャリア数 NMC に対応する．CL DFT-Spread OFDMA

は，ひとつの DFT ブロックを使用するものの，無線リソースの割り当てに関して，LTE の

上りリンクにおける周波数領域で連続するリソースブロック(RB: Resource Block)のみにデ

ータチャネルを割り当てる制限を緩和している．ある CC 内の周波数領域における RB の

分割数がクラスタ数 NCL に対応する．MC あるいは CL DFT-Spread OFDMA に対する RB マ

ッピングを行った後，ひとつの IFFT (Inverse Fast Fourier Transform)により時間領域の信号

に変換する．変換後の信号に対して，PAPR および CM を低減するための CF 信号処理を適
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用する．信号 x は次式のように，ソフト包絡線リミッタによりクリッピングされる． 

 

î
í
ì

>
£

=
AxAe
Axx

s xj ,
,

)(f     (6-13) 

 
ここで，A はクリッピングされる信号に対する最大振幅，f(x)は x の位相を表わす．また，

クリッピング比gは次式で定義する． 

 
)/(log20 10 PA=g     (6-14) 

 
ここで，P はクリッピング前の信号に対する平均電力である．後段のフィルタリング処理

は，一連の FFT/IFFT 処理を用い，本評価ではクリッピングに起因する帯域外輻射を周波数

領域で理想的に取り除くものとした．最後に，CF 処理後の信号ブロックに対して，受信部

での周波数領域等化(FDE: Frequency Domain Equalization)におけるブロック間干渉の影響を

低減するための CP (Cyclic Prefix)を付加する． 
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図 6-12 CF 法を適用する MC/CL DFT-Spread OFDMA の送信ブロック構成 

 
6.3.2 評価手順 
本評価では，ピーク電力抑圧の効果を評価するため，ユーザ端末の電力増幅器の送信バ

ックオフとして，実測経験に基づく指標である CM 値を用いる．LTE における CM は，デ

シベル表記で次式のように定義される[6-11]． 

 

CM = {20 log10(vrms) -1.52} / 1.56    (6-15) 

 
ここで，vrms は入力信号の平均振幅で正規化した各サンプルの瞬時振幅の 3 乗の Root mean 
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squared (r.m.s.)値を表わし，1.52 および 1.56 は実測経験に基づく補正値である．表 6-3 に，

NMC または NCL をパラメータにした場合の各データ変調方式における CM 特性を示す．各

マルチキャリアあるいはクラスタに割り当てられる RB サイズは同一の条件（最悪値）で

評価を行った．表 6-3 より，NMC または NCLの増大に伴い，CM も増大することがわかる．

例えば，NMC = 2 のとき，CM はシングルキャリア伝送時(NMC = 1)に比較して 1 dB 程度増大

しており，OFDM 信号に対する CM がおよそ 4.0 dB であることを考えると，OFDM からの

利得は 1 dB 程度となっている．また，CL DFT-Spread OFDMA は MC DFT-Spread OFDMA

よりも，NCL または NMC の増大に伴う CM の増大が低く抑えられていることがわかる． 

 
表 6-3 CM 特性 

(a) MC DFT-Spread OFDMA 

NMC

64QAM
16QAM
QPSK

3.693.613.463.172.35
3.663.563.403.082.17
3.47

5
3.33

4
3.08

32
1.25

1
2.58

NMC

64QAM
16QAM
QPSK

3.693.613.463.172.35
3.663.563.403.082.17
3.47

5
3.33

4
3.08

32
1.25

1
2.58

 
(b) CL DFT-Spread OFDMA 

NCL

64QAM
16QAM
QPSK

2.922.912.882.792.35
2.812.802.762.662.17
2.25

5
2.22

4
2.16

32
1.25

1
2.00

NCL

64QAM
16QAM
QPSK

2.922.912.882.792.35
2.812.802.762.662.17
2.25

5
2.22

4
2.16

32
1.25

1
2.00

 
 
 CM を用いることにより，送信バックオフの低減と平均 BLER 特性の劣化のトレードオ

フを考慮して，クリッピング比gの最適値を以下の手順で求める． 

 手順 1) 各gに対する CM を計算する． 

 手順 2) リンクシミュレーションにより，各gにおける，平均受信信号電力対雑音電力比

(SNR: Signal-to-Noise power Ratio)に対する平均 BLER 特性を求める． 

 手順 3) 目標とする平均 BLER を満たす実効的な所要平均受信 SNR を最小とする規範に

基づき，gの最適値を求める．ここで，実効 SNR は平均受信 SNR + DCM を表わす（DCM は

各gに対する CM 値とシングルキャリア伝送時(NMC = NCL = 1)の CM 値の差として定義）． 

 
6.3.3 シミュレーション条件 
表 6-4 に本評価で用いたシミュレーション諸元を示す．主要な無線パラメータは

LTE-Advanced の評価条件に準拠している[6-16]．図 6-13 にシミュレーションモデルを示す．

サブフレーム長（TTI (Transmission Time Interval)に相当）は 1 ms であり，14 シンボルから

構成される．ひとつのシンボルは 66.7 ms の有効データと 4.7 ms の CP から構成される．送
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信部では，CC 毎に 2 値の情報ビット系列を，チャネル符号化率 R，拘束長 4 ビットのター

ボ符号化後，QPSK，16QAM，あるいは 64QAM を用いたデータ変調を行い，DFT へ入力

する．MC DFT-Spread OFDMA では，CC 当たりの占有信号帯域を 4.32 MHz (= 24 RBs)（DFT

ポイント数は 288），隣接キャリア間の周波数間隔を 18 MHz とした．CL DFT-Spread OFDMA

では，4.32 MHz 帯域幅の信号を RB マッピング部において NCL クラスタに等分割した．こ

のとき，各スラスタのサイズは 4.32 / NCL HMz (= 24 / NCL RBs)となり，隣接クラスタ間の周

波数間隔は NCL = 2, 3, 4 の場合にそれぞれ 15.12, 7.92, 5.40 MHz とした．これは，CL 

DFT-Spread OFDMA においては，NCL によらずシステム帯域幅が 20 MHz であることを意味

している．結果として得られた信号系列を 8192 ポイントの IFFT に入力し，時間領域の信

号に変換する．そして，CF 処理を行った後，各シンボルの先頭に CP を付加する．受信部

におけるデータ信号の同期検波復調のためのチャネル推定に用いる参照信号(RS: Reference 

Signal)は，サブフレーム内の 4 および 11 番目のシンボルにマッピングした．RS 系列とし

て，CAZAC (Constant Amplitude Zero Auto-Correlation)系列のひとつである Zadoff-Chu 系列

[6-17]を用いた．CF 処理は RS シンボルに対しても行った．最後に，隣接シンボル間の不

連続性に起因する帯域外輻射を抑圧するための時間窓フィルタを適用した． 

チャネルモデルとして，EVA (Extended Vehicular A)[6-18]，あるいは各パスの平均電力が

先頭パスから 2 dBずつ減衰する r.m.s.遅延スプレッドsの 6 パスの指数減衰電力遅延プロフ

ァイルを仮定した．各パスは最大ドップラ周波数 fD = 100 Hz（3.5 GHz のキャリア周波数で

時速約 30 km に相当）の独立なレイリーフェージングに従うものとした．その後，白色ガ

ウス雑音(AWGN: Additive White Gaussian Noise)を付加した． 

 受信部では，2 ブランチのアンテナダイバーシチ受信を適用した．理想的な FFT タイミ

ング検出を仮定した．CP を取り除いた後，FFT により受信信号を各周波数の成分に分離し

た．サブフレーム内の 2 つの RS シンボルを用いてチャネル推定を行った．受信したデー

タ信号は，LMMSE (Linear Minimum Mean Square Error)規範に基づく周波数領域等化を行い，

LMMSE ウェイト生成に用いる雑音電力は，受信した RS から推定したチャネル推定値の分

散により求めた．最後に，IDFT (Inverse DFT)後のデータ信号に対して，ビット毎の対数尤

度比(LLR: Log Likelihood Ratio)を計算し，Max-Log-MAP アルゴリズムによる軟判定ターボ

復号（繰り返し数 8 回）を行い，送信ビット系列を再生した． 
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表 6-4 シミュレーション諸元 

20 – 100 MHzSystem bandwidth

1 – 4Number of clusters, NCL

4.32 MHz (24 RBs)Signal bandwidth per CC
1.0 ms (14 symbols)Subframe length

1 – 5Number of multi-carriers, NMC

Symbol length Effective data: 66.7 ms + CP: 4.7 ms
Number of RS symbols per subframe 2

Data modulation QPSK, 16QAM, 64QAM

Channel coding / decoding Turbo coding (R = 0.34 – 0.75)
/ Max-Log-MAP decoding

Channel model EVA, Exponentially decayed channel
fD = 100 Hz

Receiver 2-branch antenna diversity reception, 
MMSE-based FDE

20 – 100 MHzSystem bandwidth

1 – 4Number of clusters, NCL

4.32 MHz (24 RBs)Signal bandwidth per CC
1.0 ms (14 symbols)Subframe length

1 – 5Number of multi-carriers, NMC

Symbol length Effective data: 66.7 ms + CP: 4.7 ms
Number of RS symbols per subframe 2

Data modulation QPSK, 16QAM, 64QAM

Channel coding / decoding Turbo coding (R = 0.34 – 0.75)
/ Max-Log-MAP decoding

Channel model EVA, Exponentially decayed channel
fD = 100 Hz

Receiver 2-branch antenna diversity reception, 
MMSE-based FDE  
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図 6-13 シミュレーションモデル 

 
6.3.4 シミュレーション結果 
6.3.4.1 CM 特性 

表 6-5(a)および 6-5(b)に，CF の繰り返し数kおよびクリッピングしきい値gをパラメータ

とした場合の MC/CL DFT-Spread OFDMA (NMC = 2, NCL = 2)の CM 特性を示す．本評価では，

データ変調方式として 16QAM を用いた．表 6-5(a)ではg = 4 dB，表 6-5(b)ではk = 2 を仮定

し，表 6-5(b)にはDCMも併せて示している．表 6-5(a)より，kが大きくなるに従い，CM が減
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少することがわかる．しかしながら，MC および CL DFT-Spread OFDMA のどちらの場合に

おいても，CM の低減はk = 2 でほぼ飽和している．よって，以降の評価では，k = 2 を用い

るものとした．また，表 6-5(b)より，gが小さくなるに従い，CM が減少することがわかる．

例えば，g = 3 dB の場合，MC および CL DFT-Spread OFDMA は，クリッピングを適用しな

い場合に比較して，それぞれ CM を 0.7 および 0.6 dB 低減できることがわかる．さらに，

シングルキャリア伝送時(NMC = NCL = 1)と同等の CM を実現する場合のgは，MC および CL 

DFT-Spread OFDMA で，それぞれ 2.2 および 3.7 dB となることがわかる． 

 
表 6-5 CF が CM に与える影響(16QAM) 

(a) CF の繰り返し数kの影響 

k

NCL = 2
NMC = 2

2.142.182.252.372.66
2.47

4
2.51

3
2.59

21
3.08
Non

2.72
k

NCL = 2
NMC = 2

2.142.182.252.372.66
2.47

4
2.51

3
2.59

21
3.08
Non

2.72

* g = 4 (dB)  
(b) クリッピングしきい値gの影響 

g (dB)

NCL = 2
(DCM)

NMC = 2
(DCM)

1.79
(-0.38)

2.12
(-0.05)

2

-

2.17
(0.00)

2.2

2.01
(-0.16)

2.35
(0.18)

3

2.18
(0.01)

-

3.7

2.25
(0.08)

2.59
(0.42)

4

2.45
(0.28)

2.81
(0.64)

56

2.59
(0.42)

2.66
(0.49)

3.08
(0.91)

Non
2.96

(0.79)

g (dB)

NCL = 2
(DCM)

NMC = 2
(DCM)

1.79
(-0.38)

2.12
(-0.05)

2

-

2.17
(0.00)

2.2

2.01
(-0.16)

2.35
(0.18)

3

2.18
(0.01)

-

3.7

2.25
(0.08)

2.59
(0.42)

4

2.45
(0.28)

2.81
(0.64)

56

2.59
(0.42)

2.66
(0.49)

3.08
(0.91)

Non
2.96

(0.79)

* k = 2  
 

図 6-14 にk = 2，g = 3 dB を適用した場合の，MC/CL DFT-Spread OFDMA (NMC = 2, NCL = 2)

に対する 16QAM データ変調のときの信号点配置の一例を示す．図より，CF 処理による

CM の低減は，信号歪みの増大を伴うことが確認できる．本条件において計算されるエラ

ーベクトル振幅(EVM: Error Vector Magnitude)値は，MC および CL DFT-Spread OFDMA に対

してそれぞれ 10.4%および 9.4%である． 
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図 6-14 CF 法を適用した場合の信号点配置の一例(16QAM, k = 2, g = 3 dB) 

 
6.3.4.2 平均 BLER 特性 
図 6-15 に，gをパラメータとした場合の，MC/CL DFT-Spread OFDMA (NMC = 2, NCL = 2)

における平均受信 SNR に対する平均 BLER 特性を示す．16QAM データ変調および R = 0.51

を用い，EVA チャネルモデルを仮定した．比較のため，クリッピングを適用しない場合の

BLER 特性も併せて示す．図 6-15 より，gを大きくすることにより，クリッピングによる信

号歪みの度合いが小さくなるため，BLER 特性が改善することがわかる．また，g = 6 dB の

場合の BLER 特性は，クリッピングを適用しない場合の特性とほぼ同等となることがわか

る．同一のgを用いた場合，MC DFT-Spread OFDMA におけるクリッピングを適用しない場

合に比較した BLER 特性の劣化量は，CL DFT-Spread OFDMA よりも僅かに大きくなること

がわかる．さらに，シングルキャリア伝送時とほぼ同等の CM を実現するgを仮定した場合，

MCおよびCL DFT-Spread OFDMAにおける平均BLER = 10-1を満たす所要平均受信 SNRは，

クリッピングを適用しない場合に比較して，それぞれ 1.6 および 0.5 dB 劣化していること

がわかる． 

図 6-16 に，16QAM データ変調および R = 0.35, 0.51, 0.75 を用いた場合の，gに対する

MC/CL DFT-Spread OFDMA (NMC = 2, NCL = 2)の平均BLER = 10-1を満たすCMを考慮した所

要平均受信 SNR の特性を示す．縦軸はユーザ端末の電力増幅器の送信バックオフを含む実

効的な所要平均受信 SNR を表わしている．評価条件は，図 6-15 と同一である．図 6-16 よ

り，g = 2, 3 dB のような小さいクリッピング比を用いた場合，クリッピングによる信号歪み

に起因する平均BLER特性の劣化量がCMの低減量を上回ることがわかる．しかしながら，

低いチャネル符号化率を用いた場合，符号化利得の増大により，その劣化は小さく抑えら

れている．また，MC および CL DFT-Spread OFDMA ともに，CM を考慮した所要平均受信

SNR を最小にする観点から，シングルキャリア伝送時と同等の CM を実現するクリッピン

グ比g = 2.2 および 3.7 dB は最適値ではないことがわかる．結果として，g = 4 あるいは 5 dB

を用いることにより所要平均受信 SNR + DCMを，クリッピングを適用しない場合に比較し
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て 0.1 dB 程度低減することができるものの，CF 法を適用することによる顕著な利得は得ら

れないことがわかる． 
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図 6-15 平均 BLER 特性(16QAM) 
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図 6-16 クリッピングしきい値に対する CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性(16QAM) 

 
図 6-17(a)および 6-17(b)に，それぞれ QPSK (R = 0.36, 0.49, 0.70)および 64QAM (R = 0.34, 

0.50)データ変調を用いた場合の，gに対する CM を考慮した平均受信 SNR 特性を示す．そ

の他の評価条件は，図 6-16 と同一である．図 6-17 より，図 6-16 の 16QAM データ変調の

場合と同様な傾向が見られることがわかる．結果として，各変調方式およびチャネル符号

化率(MCS: Modulation and Coding Scheme)に対して適切なgを用いることで，クリッピング

を適用しない場合に比較して，所要平均受信 SNR + DCM を 0.1 dB 程度低減できることがわ

かる． 
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(b) 64QAM 

図 6-17 各データ変調方式におけるクリッピング比に対する CM を考慮した所要平均受信

SNR 特性 

 
次に，gをパラメータとした場合の，MC/CL DFT-Spread OFDMA(NMC = 2, NCL = 2)におけ

る，伝搬チャネルの遅延スプレッドsに対する平均 BLER = 10-1 を満たす CM を考慮した所

要平均受信 SNR 特性を図 6-18 に示す．16QAM データ変調および R = 0.51 を用いた．また，

チャネルモデルは 6 パスの指数減衰電力遅延プロファイルを仮定し，パス間の遅延時間を

変えることでsを変化させた．図より，sが小さくなるに従い，MC DFT-Spread OFDMA で

は CC 内の，CL DFT-Spread OFDMA ではクラスタ間の周波数ダイバーシチ利得の減少に起

因して，所要平均受信 SNR + DCM が徐々に増大していることがわかる．しかしながら，g

が BLER 特性に与える影響は，sによらずほぼ同等である．結果として，MC および CL 

DFT-Spread OFDMA ともに，クリッピングを適用しない場合からの適切なgを用いたときの

所要平均受信 SNR + DCM の低減は 0.1 dB 程度である． 
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図 6-17 R.m.s.遅延スプレッドの影響 

 
最後に，gをパラメータとした場合の，MC/CL DFT-Spread OFDMA における，NMC あるい

は NCL に対する平均 BLER = 10-1 を満たす CM を考慮した所要平均受信 SNR 特性を図 6-19

に示す．16QAM データ変調および R = 0.51 を用い，EVA チャネルモデルを仮定した．図

6-19 より，NMC あるいは NCL の増加に伴い，所要平均受信 SNR + DCM が徐々に増大してい

くことがわかる．この増大は，主に NMC あるいは NCL の増加に伴う CM の増大が寄与して

いる．したがって，gが BLER 特性に与える影響は，NMC あるいは NCL によらずほぼ同等で

あると言える．結果として，MC および CL DFT-Spread OFDMA ともに，クリッピングを適

用しない場合からの適切なgを用いたときの所要平均受信SNR + DCMの低減は0.1 dB程度で

あることがわかる． 
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図 6-18 マルチキャリア/クラスタ数の影響 

 
 様々な MCS，伝搬チャネル，およびマルチキャリア/クラスタ数の影響を考慮したこれら
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のシミュレーション結果より，CF 法を適用することによる実質的な利得は小さく，MC/CL 

DFT-Spread OFDMA を用いる LTE-Advanced の上りリンク信号に対するピーク電力抑圧法

として CF 法は適さないことを示した． 

 
6.3.5 まとめ 
本節では，MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる LTE-Advanced の上りリンク信号に対し

て，ユーザ端末の電力増幅器の送信バックに対応する CM の低減と平均 BLER 特性の劣化

のトレードオフの関係を考慮して，CF 法を適用した場合のピーク電力抑圧効果を検討した．

様々な MCS，伝搬チャネル，およびマルチキャリア/クラスタ数の影響を考慮したシミュレ

ーション結果より，適切なクリッピング比を用いることで，クリッピングを適用しない場

合に比較して，送信バックオフを考慮した実効的な所要平均受信 SNR を 0.1 dB 程度低減で

きるものの，CF 法の適用による顕著な利得は確認できなかった．したがって，CF 法を適

用することによる実質的な利得は小さいため，MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる

LTE-Advanced の上りリンク信号に対するピーク電力抑圧法として CF 法は適さないことを

明らかにした． 
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6.4 むすび 
本章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式において，データ

チャネルに対する高効率信号伝送技術について検討した． 

まず，6.2 節では，上りリンク DFT-precoded OFDMA において，低 PAPR を実現する star 

16QAM に着目し，CM を考慮した BLER 特性を示した．シミュレーション結果より，まず，

目標の平均 BLER を満たすための所要平均受信 SNR を最小とするの観点から，(4, 12)およ

び(8, 8) star 16QAM に対する最適なリング振幅比を明らかにした．また，これらの結果は

相互情報量に基づいて計算により得られた結果と一致することを確認した．さらに，(4, 12)

および(8, 8) star 16QAM の最適リング振幅比は，ターボ符号の符号化率 R に応じて異なる

ことを示し，最適なリング振幅比を用いた場合に，(8, 8) star 16QAM は(4, 12) star 16QAM

に比較して優れた BLER 特性を示すことを明らかにした．R = 1/3 の場合，(8, 8) star 16QAM

に対する平均 BLER が 10-2 を満たす CM を考慮した所要平均受信 SNR を，square 16QAM

に比較して 0.6 dB 低減できることを示した．結果として，上りリンクの DFT-precoded 

OFDMA において，1/3 以下の符号化率を用いる場合，ACLR の要求条件を満たすための所

要平均受信 SNR に関して，(8, 8) star 16QAM の square 16QAM に対する優位性を明らかに

した．しかしながら，AMC を適応した場合，R = 1/3 の star 16QAM が動作する受信 SNR

領域は，R = 2/3 の QPSK でカバーされため，LTE の上りリンクにおいては square 16QAM

が採用されている． 

次に，6.3 節では，MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる LTE-Advanced の上りリンク信号

に対して，ユーザ端末の電力増幅器の送信バックに対応する CM の低減と平均 BLER 特性

の劣化のトレードオフの関係を考慮して，CF 法を適用した場合のピーク電力抑圧効果を検

討した．様々な MCS，伝搬チャネル，およびマルチキャリア/クラスタ数の影響を考慮した

シミュレーション結果より，適切なクリッピング比を用いることで，クリッピングを適用

しない場合に比較して，送信バックオフを考慮した実効的な所要平均受信 SNR を 0.1 dB 程

度低減できるものの，CF 法の適用による顕著な利得は確認できなかった．したがって，CF

法を適用することによる実質的な利得は小さいため，MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる

LTE-Advanced の上りリンク信号に対するピーク電力抑圧法として CF 法は適さないことを

明らかにした． 
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第7章 結論 
 

本論文は，シングルキャリア伝送方式を用いる広帯域の無線アクセスにおける高効率信

号伝送技術を対象とし，シングルキャリア伝送方式を用いる広帯域の無線アクセスに適し

たパイロットチャネル構成および制御チャネル構成の設計，データチャネルに対する高効

率伝送技術および適応無線リンク制御技術の研究，高品質受信を実現する高機能信号処理

技術(Advanced receiver)の研究を行った． 

第 1 章は序論であり，本研究の背景，移動通信の特徴，W-CDMA 方式以降の移動通信シ

ステムの要素技術を説明した上で，本論文の目的および論文の構成について述べた． 

第 2 章では，広帯域 CDMA 方式（HSPA 方式）において課題となるマルチパス干渉を抑

圧し，伝送速度（スループット）の増大に有効な高機能受信機として，チップ等化器の検

討を行なった．具体的には，自セルのマルチパス干渉に加えて他セルの干渉も抑圧するス

ライディング窓を用いるチップ等化器の構成を提案し，マルチパス干渉キャンセラとのス

ループット特性比較を行っている．シミュレーション結果より，チップ等化器はマルチパ

ス干渉キャンセラよりも優れた干渉抑圧効果を有することを示した．ここでの主な研究成

果をまとめると以下の通りである． 

· 自セルのマルチパス干渉のみを抑圧する場合，4.8 Mbps（符号化率 1/2 の 16QAM デ

ータ変調により実現）までのスループットを実現する比較的のジオメトリの低い領

域では，MPIC は SWCE より優れたスループット特性が得られることを示した．ま

た，4.8 Mbps 以上（符号化率 3/4 の 16QAM データ変調により実現）のスループッ

トを実現するのジオメトリの高い領域では，SWCE のスループットが MPIC を上回

ることを示した． 

· 他セルからのマルチユーザ干渉も抑圧する場合，符号化率 1/2 の QPSK データ変調

が用いられる領域（ジオメトリが負となるような非常に低い環境）では，MPIC の

干渉レプリカ生成における自セルのデータ仮判定誤り，符号化率 3/4 の 16QAM デ

ータ変調が用いられる領域（ジオメトリが非常に高い環境）では，MPIC の干渉レ

プリカ生成における他セルのデータ仮判定誤りが増加するため，SWCE は MPIC よ

り優れたスループット特性を示すことを明らかにした．また，セル数が増加した場

合においても，SWCE は MPIC より優れた干渉抑圧効果を有することを示した． 

 
第 3 章では，超広帯域 DS-CDMA を用いる無線アクセス方式において，伝搬チャネル状

態に応じて情報レート制御を行う適応無線リンク制御技術の検討を行った．具体的には，

Rake 受信機を前提とした場合に，QPSK データ変調を用いて，拡散およびチャネル符号化
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利得を変化させ，瞬時の受信品質(SINR: Signal-to-Interference plus Noise power Ratio)に応じ

た最大のスループットを実現する制御法を提案した．また，試作した 40 MHz 帯域幅を有

する実験装置による屋外伝送実験により，提案法の実現性，および提案法を適用した場合

のスループットを明確化した．ここでの主な研究成果をまとめると以下の通りである． 

· パイロットシンボルを用いたパケット毎（パケット長 0.5 ms）の受信 SINR 測定値

に応じて，チャネル符号化率およびコード多重数を変化させることにより，受信

SINR に応じた最大スループットが，制御ループ遅延 4 ms で実現できることを示し

た．さらに，4 パスレイリーフェージングチャネルにおいて，20 Mbps 以上のスル

ープットを，R = 1/2，拡散率 SF = 4 を用いた Cmux = 3 コード多重により，平均受信

Es/N0 = 9 dB 程度で実現できることを実験的に示した． 

· アンテナ高が 50 m の基地局から 800 – 1000 m 程度離れたほぼ見通し外環境の測定

コースを，移動局が平均時速約 30 km で走行した．屋外実験結果より，非常に多く

のパスが観測されるマルチパスフェージングチャネルにおいて，瞬時受信 SINR に

応じた ASCG 法を用いた場合に，移動局の送信電力が 250 mW および 1 W のとき，

アンテナダイバーシチ受信を用いることにより，ダイバーシチ受信なしの場合に比

較して，スループット 20 Mbps 以上を実現する測定コースにおける場所率を，それ

ぞれ 40, 70%以上改善することが可能であり，アンテナダイバーシチ受信の適用が

非常に有効であることを示した．結果として，アンテナダイバーシチ受信の適用に

より，20 Mbps 以上のスループットを平均受信 SINR が 5.5 dB で実現し，送信電力

が 1 W のとき，測定コースの約 85%の場所率で 20 Mbps 以上のスループットを実現

できることを示した． 

 
第 4 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリ

ンクパイロットチャネル構成について検討した．具体的には，同一基地局の同時アクセス

ユーザを柔軟にサポートするための FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネル

構成を提案し，その有効性を明らかにした．また，パイロットチャネルに関して，FFT ブ

ロックサイズ，信号系列，およびサブフレーム当たりのブロック数の検討を行った．ここ

での主な研究成果をまとめると以下の通りである． 

· 異なる信号帯域間のユーザの多重には，Distributed FDMA を用い，同一の信号帯域

間のユーザの多重には CDMA を適用することにより，信号帯域幅に関わらず同時

アクセスユーザ間の直交パイロットチャネルを実現する構成を提案した．さらに，

CDMA による直交多重を実現するため，パイロットチャネルの系列には，Cyclic shift

を用いる自己相関および相互相関特性の優れた CAZAC 系列を適用する． 

· 提案した Distributed FDMA と CDMA を併用する直交パイロットチャネルを適用し

た場合，異なる信号帯域幅を使用する 6 ユーザ環境（1.25 MHz 帯域の 4 ユーザおよ
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び 5 MHz 帯域の 2 ユーザ）における平均 PER 特性は，シングルユーザ環境におけ

る PER 特性にほぼ一致し，マルチユーザ間の直交パイロットチャネルが実現できる

ことを示した． 

· 周波数領域等化を用いるデータチャネルの最適な FFT ブロック長が，CP の挿入損

とブロック内のフェージング変動の追従性のトレードオフより，66.7 – 133.3 ms

（15.36 Msps のサンプリング周波数を仮定すると，1024 – 2048 の FFT ポイント数に

相当）程度であることを示した．次に，マルチパスに対して低い自己相関特性を有

する CAZAC 系列が，ランダム系列に比較して PER 特性を改善でき，RS 系列に適

していることを示した．さらに，1 ミリ秒のサブフレーム内に 2 つの RS ブロック

を有する NRS = 2 の RS 構成は，LTE の典型的な適用領域である時速 120 km 程度ま

での低速移動環境において高ユーザスループット特性を実現でき，時速 350 km ま

での高速移動環境も実効上劣化無くサポートできることを示した．そして，他の構

成に比較して，RS 系列数を多く生成でき，下りリンクと共通のサブフレーム構成

を実現できることから，NRS = 2 の RS 構成が最も適することを示した． 

 
第 5 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式に適する上りリ

ンク制御チャネル構成および受信信号処理技術について検討した．具体的には，シングル

キャリア伝送を維持しつつ，制御信号を効率的に伝送する制御チャネル構成を提案し，そ

の有効性を明らかにした．さらに，制御信号の高品質受信を実現する符号化情報を用いる

協調最尤検出法(Joint MLD)を提案し，シミュレーション評価により，ブロック誤り率低減

の観点から，提案法の有効性を明らかにした．ここでの主な研究成果をまとめると以下の

通りである． 

· 上りリンクデータ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号に対して，シングルキャリアに

基づく多重法を提案した．次に，上りリンクデータ送信を伴わない場合の L1/L2 制

御信号に対して，専用の時間-周波数リソースを用いて周波数ホッピングを適用する

多重法を提案した．さらに，同一の狭帯域の時間-周波数リソースを用いる異なるユ

ーザ端末からの L1/L2 制御信号間を CAZAC 系列の巡回シフトを用いる直交 CDMA

により多重する方法を提案した． 

· データ送信を伴う場合の L1/L2 制御信号の提案するシングルキャリアに基づく多重

法は，低い CM と L1/L2 制御信号に対する同一の BLER 要求条件を満たす無線リソ

ースの低減に起因して，マルチキャリアに基づく多重法よりも高いユーザスループ

ットを実現することを示した．また，データ送信を伴わない場合の L1/L2 制御信号

の提案するサブフレーム内の周波数ホッピングを適用する多重法は，大きな周波数

利得が得られるため，高品質受信が可能であることを示した． 

· Joint MLD における 2 つの FH を適用するスロット間および 2 つの受信ブランチ間
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の相関値の合成法として，チャネル推定を用いない 2 乗合成が最も適することを示

した． 

· CS-CDMAにおいて6 (12)のPUCCHを多重する場合，Joint MLDの適用により，BLER

が 10-2 を満たす所要平均受信 SNR を同期検波に比較して顕著に低減できることを

示した． 

· 遅延スプレッドtrms が 0.5 ms より小さい環境において，BS-CDMA の所要平均受信

SNR は CS-CDMA に比較して 1.3 dB 程度低減できる．しかしながら，trms が 1 ms 程

度の場合，CS-CDMA の所要平均受信 SNR は BS-CDMA とほぼ同等であり，trmsが

1 ms よりも大きい環境では，Joint MLD を用いる CS-CDMA は BS-CDMA に比較し

てより効果的に所要平均受信 SNR を低減できる． 

 
第 6 章では，広帯域シングルキャリア FDMA を用いる無線アクセス方式において，デー

タチャネルに対する高効率信号伝送技術を検討した．具体的には，PAPR の低減効果と実

現できるブロック誤り率の双方を総合的に考慮して，最適な star 16QAM データ変調方式を

検討した．また，シングルキャリア FDMA をベースとしたマルチキャリア(MC)/クラスタ

(CL)信号伝送で課題となる PAPR の増大を，クリッピング・フィルタリング法により抑圧

する効果に関して，PAPR の低減とブロック誤り率の劣化のトレードオフを考慮して総合

的に検討した．ここでの主な研究成果をまとめると以下の通りである． 

· 目標の平均 BLER を満たすための所要平均受信 SNR を最小とするの観点から，(4, 

12)および(8, 8) star 16QAM に対する最適なリング振幅比 Rradius を明らかにした．ま

た，これらの結果は MI に基づいて計算により得られた結果と一致することを確認

した． 

· (4, 12)および(8, 8) star 16QAM の最適リング振幅比は，ターボ符号の符号化率 R に

応じて異なることを示し，最適なリング振幅比を用いた場合に，(8, 8) star 16QAM

は(4, 12) star 16QAM に比較して優れた BLER 特性を示すことを明らかにした．R = 

1/3 の場合，(8, 8) star 16QAM に対する平均 BLER が 10-2 を満たす CM を考慮した所

要平均受信 SNR を，square 16QAM に比較して 0.6 dB 低減できることを示した．結

果として，上りリンクの DFT-precoded OFDMA において，1/3 以下の符号化率を用

いる場合，ACLR の要求条件を満たすための所要平均受信 SNR に関して，(8, 8) star 

16QAM の square 16QAM に対する優位性を明らかにした． 

· MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる LTE-Advanced の上りリンク信号に対して，ユ

ーザ端末の電力増幅器の送信バックに対応する CM の低減と平均 BLER 特性の劣化

のトレードオフの関係を考慮して，CF 法を適用した場合のピーク電力抑圧効果を

検討した．シミュレーション結果より，適切なクリッピング比を用いることで，ク

リッピングを適用しない場合に比較して，送信バックオフを考慮した実効的な所要
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平均受信 SNR を 0.1 dB 程度低減できるものの，CF 法の適用による顕著な利得は確

認できなかった．したがって，CF 法を適用することによる実質的な利得は小さい

ため，MC/CL DFT-Spread OFDMA を用いる LTE-Advanced の上りリンク信号に対す

るピーク電力抑圧法として CF 法は適さないことを明らかにした． 
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