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内容梗概 
 

OFDM は伝送路での反射波や散乱波に起因する所謂「周波数選択性フェージ

ング」環境下において通信品質の劣化を抑圧可能な変調方式であり，ディジタ

ル TV や無線 LAN，携帯電話等々に幅広く使用されている。反面，OFDM の信

号波形は振幅の変動幅が大きくなることが知られており，送信増幅器において

は広い線形ダイナミックレンジを実現するために，バックオフを大きく取るこ

とが必要となる。このため送信増幅器の電力付加効率（Power Added Efficiency; 

PAE）は低くなり消費電力が増大するという問題がある。本学位論文において

は，OFDM 信号のピーク電力対平均電力比（Peak to Average Power Ratio; PAPR）

を低減し PAE を向上することで「低消費電力化」を図る一方，単に信号波形の

PAPR を下げればよいのではなく，同時に「誤り率特性」を従来 OFDM と同等

以上にできるよう「システム性能向上」との両立を図るため，PAPR 低減と併

用可能な通信品質改善技術についても検討した。 

本学位論文の各章における概要は以下の通りである。第１章で研究背景につ

いて述べた後，第２章では，まず検討課題を定式化し課題の明確化を行う。そ

の上で，検討課題に対する既存技術を整理し，解決のアプローチについて述べ

る。第３章～第５章では，具体的に検討した個々の提案技術の詳細について説

明し，最終章である第６章において本学位論文の主たる成果を纏めるとともに

今後の検討課題を取り上げ，総括する。 

 

  



2 

第１章 序論 
 

1.1 研究の背景 

近年，無線通信の伝送速度の高速化に伴って顕在化する周波数選択性フェー

ジングの対策として，ガードインターバル（Guard Interval; GI）の導入により

GI 時間以下の遅延波による品質劣化を抑圧できる OFDM 方式がセルラから自

営無線まで幅広く使用されている[1-3]。OFDM においては，フェージング対策

として上述した①GI 導入による効果に加え，②並列伝送・サブキャリアを狭帯

域化することでフェージングをフラット化（非周波数選択性＝波形歪を生じな

い）しレベル変動だけに見せる効果がある。これにインタリーバ・誤り訂正符

号を組み合わせることで所定の通信品質を実現できるという特徴がある。この

ため，伝搬路での遅延波が「ゴースト」として大きな品質劣化を生じるディジ

タル TV やディジタルオーディオ放送（DVB，DAB 等々），HDTV に広く使用

されている。また，無線 LAN や LTE のダウンリンク，WiMAX 等の 広帯域デ

ィジタル無線通信やケーブル伝送中の反射波を補償するため有線伝送の xDSL

でも使用される。 

OFDM 登場以前は，高速信号伝送で使用される方式としてはシングルキャリ

ア伝送方式が主流であった。例えば，マイクロ波（4･5･6GHz）帯を用いて都道

府県間を結ぶバックボーン回線として実用化された長距離ディジタル無線方式

（4･5･6G-400M 方式[4]）においては，システムの更改に合わせて段階的のビッ

トレートの高速化が進展し，1980 年代には 256QAM を使用することで

10bit/sec/Hz の高い周波数利用効率を達成しルート当たり 7.6Gbit/sec の大容量

を実現した。この方式では，顕在化した海面反射や通信経路周辺の物標での反

射・散乱に起因する遅延波による波形歪の影響を補償するため，適応トランス

バーサル等化器[5]が適用された。これにより平地で 50km，海上 30km の信号伝

送が可能となった。同様に，移動通信においても通信速度が高速になるに従っ

て遅延波による波形歪を補償するための適応等化器が検討された[6-8]。しかし
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ながら，適応等化器は当時の製造技術では回路規模が大きく，ビットレートが

高速になると消費電力も大きいという問題があった。これに対して，1970 年代

に登場したOFDMはその後のLSI技術の進展により適応等化器より実現が容易

になり，1990 年代に入って無線 LAN の標準規格である IEEE802.11 の 5GHz 帯

の拡張である IEEE802.11a および ETSI BRAN（European Telecommunication 

Standards Institute Broadband Radio Access Networks）の HIPERLAN/2（ETSI High 

Performance Local Area Network type2）[9]で OFDM が採用されて以降広く普及

が進んだ。 

上述したように，OFDM 方式は，遅延波による通信品質のコントロールが容

易である一方，ピーク電力対平均電力比（Peak to Average Power Ratio; PAPR）

が大きいため，送信増幅器に広い線形ダイナミックレンジが必要となることが

知られている[10-11]。即ち，送信機の電力増幅器は，バックオフを高く設定す

ることで平均電力と比して大きなピーク振幅を歪なく線形増幅する必要がある。

このことは，送信増幅器の電力付加効率（Power Added Efficiency; PAE）を低下

させる要因となり，消費電力の著しい増大を招く。特に，バッテリ駆動のため

消費電力の制約が厳しい端末への OFDM の導入が難しい。このため，例えば

LTE においてはダウンリンクでは OFDM が用いられている一方で，上述の観点

からアップリンクには周波数利用効率は OFDM より劣るもののシングルキャ

リアと同等の低 PAPR 特性を持つ SC-FDMA 方式が採用されている[12]。 
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1.2 研究の目的 

本研究においては，PAPR の低減により送信増幅器のバックオフを圧縮する

ことで PAE を改善し，結果として端末消費電力を低減することを目標とする。

これにより，最終的に小型低消費電力化の必要な携帯端末において OFDM を利

用可能とし，周波数利用効率の向上を図る。 

 

 

1.3 論文の構成 

本学位論文の構成を図 1-1 に示す。また，各章における概要を以下に述べる。

第２章では，まず検討課題を定式化し課題の明確化を行う。その上で，検討課

題に対する既存技術を整理し，解決のアプローチについて述べる。第３章～第

５章では，具体的に検討した提案技術の詳細について説明する。第３章では，

分離送信技術および併用する雑音除去技術と MIMO（Multi Input Multi Output）

チャネルへの適用について説明する。第４章では，PAPR 低減技術の 1 つであ

る Selected Mapping（SLM）について，Time Domain Sequence Superposition （TDSS）

を用いた SLM の低演算量化信号生成・復調技術について述べる。第５章では，

シングルキャリアと同等の PAPR を実現可能な CAZAC イコライザに関して，

システムへの適用検討を行う。最後に，第６章において本学位論文の主たる成

果を纏めるとともに，本研究により明らかになった今後の検討課題を取り上げ，

総括する。 
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図 1-1 本学位論文の構成 
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第２章 検討の技術的背景 
 

2.1 はじめに 

 

本章では，本研究における検討課題を明確化するため，第１章で述べた

OFDM における送信増幅器の電力付加効率および消費電力の課題について定

式化した後，本研究で電力付加効率を計算する際の方法について明確化する。

また，OFDM 信号の PAPR 低減法については多くの従来技術が存在することか

ら，これらを分類・整理してそれぞれの手法の得失について述べる。さらに，

これらを踏まえて，本研究の検討アプローチについて述べる。 

 

 

2.2 検討課題の定式化 

図 2-1 に従来 OFDM 送信機の構成を示す。N を IFFT（Inverse Fast Fourier 

Transform）ポイント数とすると，(N×1)の入力信号ベクトル X を 1 シンボル分

の入力信号とし，その要素 Xiを PSK/QAM 変調された入力ベースバンド信号と

すると，IFFT により OFDM 変調された時間信号 xの n サンプル目 xnは次式で

表される。 

௡ݔ ൌ ෍ ௜ܺ݁
௝ଶగ௡௜
ே

ேିଵ

௜ୀ଴

 …………………………………………………………(2-1) 

OFDM 信号では各サブキャリアで独立した信号を並列伝送するため，それらが

同相合成される際に平均電力に対して信号振幅が大きな値を取ることから次式

で定義される PAPR が大きくなる。 

ܴܲܣܲ ൌ
max

௡ୀ଴~ேିଵ
௡|ଶݔ|

௡|ଶሿݔ|ሾܧ
 ……………………………………………………(2-2) 
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OFDM 信号を歪なく伝送するには線形増幅が必要であり，PAPR が大きいこと

から PAE を大幅に下げて動作させる必要があるため，送信増幅器の消費電力が

増大する。このため，消費電力の問題を解決するには PAPR の低減が必須とな

る。  

 

 

図 2-1 従来 OFDM 送信機の構成 

 

 

 

本研究においては PAPR および PAE の検討については，比較的発生頻度の低い

より大きなピークまで考慮するため，次式で与えられる CCDF（Complementary 

Cumulative Distribution Function）の 1%値について評価した。 

ܲሺܴܲܲܣ ൐ ሻݖ ൌ 1 െ ܲሺܴܲܲܣ ൑  ሻ………………………………………(2-3)ݖ

また，図 2-2 に LTE で想定されるマイクロ波帯の一般的な電力増幅器として文

献[13]に記載の入出力特性および PAE を示す。P-1dB は 19dBm である。増幅器の

PAE は(2-4)式で定義される。ここで，Pin，Pout，PDC はそれぞれ電力増幅器の入

力電力，出力電力，直流消費電力である。定義式より分かる通り，PAE は電源

より供給された電力のうち，増幅器出力における電力増加に寄与した電力の比

率を示したものである。さらに，図 2-2 の増幅器特性について，バックオフに

対して PAE をプロットし直したものを図 2-3 に示す。本論文においては，PAPR

をP-1dBに対するバックオフとした時の PAEを図 2-3より求める方法で増幅器の

PAE を評価する。 

ܧܣܲ ൌ 	 ௉೚ೠ೟ି௉೔೙
௉ವ಴

……………………………………………………………(2-4) 
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図 2-2 典型的なマイクロ波帯送信増幅器の入出力および電力付加効率特性 

 

 

 
図 2-3 典型的なマイクロ波帯送信増幅器のバックオフと PAE の関係 
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ここで，OFDM 信号およびシングルキャリア信号の場合の PAE について比較を

行う。図 2-4 に（2-2）式に基づく OFDM 信号とシングルキャリア信号の PAPR

特性を示す。CCDF=1%点ではシングルキャリア信号では 3.6dB（α=0.5 のルー

トロールオフフィルタ使用時の過渡応答を考慮すると 5.6dB）であるのに対し，

従来 OFDM では 9.3dB であり PAPR が約 4dB 大きいことが分かる。このため，

PAE は図 2-3 より，シングルキャリアでは 30%強であったものが OFDM では半

減していることが分かる。効率が半分であるということは消費電力が 2 倍であ

ることを意味している。 

 
 

 

図 2-4 従来 OFDM およびシングルキャリア信号の PAPR 特性 
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2.3 従来技術の整理 

 

従来，OFDM 信号の PAPR 低減法については数多くの検討がなされており

サーベイ論文も多数執筆されている。例えば，文献[14]において，OFDM 信号

の PAPR 低減技術が以下の 3 種類に分類・類型化され，文献[15]では代表的な

PAPR 低減技術の得失が整理・比較されている。 

 

(１) Signal Distortion 技術 

送信信号に対して信号処理を施し加工することで，通信品質の劣化を許容し

て PAPR を低減する技術群である。例としては，時間波形のピークを一定値で

クリップ（＝ハードリミッティング）し，それによって発生する不要な帯域外

成分をフィルタで抑圧する Clipping & Filtering [16-20]や，一定値でクリップす

る代わりに窓関数を乗算したり（Peak Windowing）[21]，線形・非線形関数に

よる圧縮伸長（Companding）を行う[22]等多くの検討がある。簡易な処理で実

現できることに加え，復調に必要なサイド情報の伝送や冗長性によるスループ

ットの低下が無いというメリットがある一方，大きな PAPR 低減効果を得る場

合に通信品質劣化が大きくなるデメリットがある。 

 

(２) Multiple Signaling & Probabilistic 技術 

シンボル毎に異なる条件で送信する OFDM 信号波形の候補を複数生成して

最も PAPR が小さいパターンを探索して伝送する技術群である。代表例として

は，入力信号に異なる位相回転行列を乗算後に IFFT することで送信信号波形

候補を生成する SLM [23]や，サブキャリアを複数ブロックに分割し，それぞれ

IDFT して位相調整後に合成することでピークを抑圧する Partial Transmit 

Sequence（PTS） [24-26]がある他，送信信号波形候補の生成方法により多数の

技術検討が報告されている[34-41]。本技術では比較的大きな PAPR 低減効果を

得る代償として，送信側において膨大な演算量を必要とする点で共通する。即

ち，シンボル毎に①多数の OFDM 信号を送信信号候補として異なる条件で並列

生成し，②各送信信号候補の時間波形の最大振幅を探索し，③最大振幅が最小
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となる送信信号候補を送信することが必要となる。このため，SLM や PTS の

信号生成演算量の低減法について多くの検討がなされ提案されている

[32][52][51]。また，これらの手法を用いる際には信号生成演算量の問題に加え

て，シンボル毎の信号生成条件の情報をサイド情報として受信側に伝送する必

要があるため，サイド情報の伝送に伴うオーバヘッド増によりスループットが

低下するだけでなく，サイド情報に誤りがあると受信側では元の送信信号が復

元できないという問題がある。このため，サイド情報を明示的に伝送せず受信

側で復元可能あるいは，復調時にサイド情報を必要としない方式の検討が報告

されている[27-30]が，復調の際の所要演算量も信号生成演算量と同様削減する

ことが必要となる[31]。このため，パイロットサブキャリアを利用することで，

低演算量でサイド情報なしに復調する方法[33][50]も報告されている。 

 

(３) Coding 技術 

符号化技術の適用により PAPR を低減する技術群である。代表例としては，

ブロック符号のパリティビットの位相制御や PAPR の小さいコードワードを

使用する等の方法で PAPR を低減する[42-45]。冗長ビットによる伝送レート低

下やサブキャリア数が多い場合のコード探索に演算量が膨大になるという課題

がある。 

 

これらの手法を整理すると，表 2-1 のようになる。一方，各手法の得失につ

いては表 2-2 のように整理できる。本研究の目的が，「OFDM 送信機の消費電力

低減による端末用途への OFDM 信号の適用」であり，前節で述べたように

OFDM 信号とシングルキャリア信号の PAPR の差が 4dB 前後であることを鑑み

れば，比較的大きな PAPR 低減を実現することが必要となる。その前提で各々

の従来技術を比較すると，(A) Signal Distortion 技術については通信品質の劣化

が大きくなり，単体では所要の通信品質を実現できない可能性が高い。また，

(B) Coding 技術についてはスループット低下や所要演算量，(C) Multiple 

Signaling & Probabilistic 技術については，サイド情報を用いる場合には，サイド

情報の伝送に起因する通信品質劣化やスループット低下，サイド情報を用いな
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い場合は受信側で必要となる適切なサイド情報推定法と共に所要演算量といっ

た課題を解決する必要がある。 
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表 2-1 従来技術の整理 

分類 概要 代表的な技術名 

(A)Signal Distortion

技術 

信号波形を加工し，通信品

質の劣化を許容して PAPR

を低減 

・Clipping & Filtering 

・圧縮伸長（Compander） 

(B)Coding 技術 冗長ビットを付加してピーク

が出ないようにしたコードの

使用 

・線形ブロック符号 

・Golay 符号 

(C)Multiple Signaling 

& Probabilistic 技術 

異なる条件で複数の送信信

号を作り，PAPR が低いもの

を選択して送信 

・Selected Mapping 

・Partial Transmit Sequence 

・Dummy Subcarriers 

 

表 2-2 分類毎の得失 

分類 
(A) Signal 

Distortion 技術 
(B) Coding 技術 

(C) Multiple 

Signaling & 

Probabilistic 技術 

PAPR 低減効果 小 中 大 

通信品質 

 劣化 
あり なし なし

※

 

スループット 

低下 
なし あり なし※ 

所要演算量 ○ × × 

※ サイド情報を伝送すればスループット低下が発生し，サイド情

報に伝送誤りがあれば通信品質は劣化する。 
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2.4 検討アプローチ 

 

前節での従来技術の得失を踏まえ，本研究では比較的 PAPR 低減効果の高い

(C) Multiple Signaling & Probabilistic 技術を中心に検討を行うこととする。また

送信側だけの努力では所要の性能を実現することは極めて難しいため，送受連

携により効果を最大化することを目指す。本研究の対象が既に市中で広く普及

している OFDM 信号に係ることから，研究成果を最大限実用に供するために，

まずは OFDM 信号の帯域幅やサブキャリア間隔，サブキャリア数等の“キャリ

ア方式を変更しない手法”を目指すとともに，将来システムへの適用を見据えた

“新方式への適用を前提とした手法”について検討を行うこととする。なお，前

者は既存のシステムにアドオン可能な技術であるのに対し，後者は既存システ

ムへの適用は難しいため将来システムへの適用を想定する。 

表 2-3 に検討アプローチについて整理した。本検討においては，“キャリア方

式を変更しない手法”として，第３章で分離送信技術について検討を行った。分

離送信技術は信号波形を加工することで PAPR 低減を図るため(A) Signal 

Distortion 技術の１種と考えられるが，「定振幅信号」をサイド情報と見れば，

サイド情報を使用して大幅な改善効果を実現できる(C) Multiple Signaling & 

Probabilistic 技術との共通点も多い（アプローチ①）。また，第４章では (C) 

Multiple Signaling & Probabilistic 技術のうち低演算量で信号生成可能な方式の 1

つである TDSS-SLM に着目して，課題であったサイド情報を用いず，且つ低演

算量化を図るため信号生成・復調技術について検討した（アプローチ②）。一方，

“新方式への適用を前提とした手法”として，CAZAC イコライザ技術について

検討を行った。(C) Multiple Signaling & Probabilistic 技術は，本来信号生成条件

の異なる多数の送信信号候補を生成する手法であるが，CAZAC イコライザ技

術においては，常にシングルキャリア信号と同等の PAPR となる最適な送信信

号のみが生成され，(C) Multiple Signaling & Probabilistic 技術の特殊ケースと分

類できると解釈できる（アプローチ③）。 
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表 2-3 検討アプローチ 
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第３章 分離送信技術 
 

3.1 はじめに 

本章では，OFDM 信号の PAPR 低減のため，予め設定した閾値を基に，OFDM

信号を閾値に相当する振幅の定振幅信号と，元の OFDM 信号から定振幅信号を

減算した残差信号に分解し別々に伝送する分離送信法を提案する。提案法では，

線形増幅が必要な残差信号の PAPRが元のOFDM信号と比較して低減される上，

定振幅信号には効率の良い非線形増幅器の利用が可能であることから消費電力

低減に有効である[46]。また，信号振幅が一定であることを利用し，定振幅信

号に重畳した雑音を受信側で除去することで再構成されたOFDM信号のS/N向

上も期待できる。本手法では，定振幅信号と残差信号を別々に増幅した後に，

元の OFDM 信号を再構成するためには両者を同相電力合成する必要がある。マ

イクロ波帯で 2 信号を合成する場合は，入力 2 ポートと出力 1 ポートがそれぞ

れの接続端で整合が取れ，かつ，入力ポート間で互いに干渉しないように入力

ポート間にアイソレーションを取る必要がある。このような要請を満足するも

のとして，パワーデバイダやパワースプリッタなどがある。これらは，一定電

力比で信号を同相分配する機能を有するが，それらの分配端子に信号を入力す

るとパワーコンバイナとして使用できる。しかしながら，本手法で合成したい

定振幅信号と残差信号は同相信号ではあるが，電力比が時間変動するため原理

的に低損失の電力合成は不可能であり，抵抗回路型のパワーデバイダやパワー

スプリッタでは原理的に 6dB の合成損失を生じることになる[46]。以上のよう

な状況を踏まえ，送信機内で回路的に電力合成することは不適と判断し，2 ア

ンテナで分離放射し，空間で合成する空間電力合成を選択した。空間電力合成

では空間で 2 信号が同相となる位置では理想的な電力合成が可能である。ただ

し，2 つの送信アンテナが互いに干渉しないようにするために，物理的に 1/2

波長離して設置する必要があり，そのためアンテナ間の距離が原因で空間にお

いて同相合成が成立する位置が限定されるという大きな欠点を生じることにな

った。 
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他方で，近年同一周波数で複数の信号ストリームを同時伝送可能な技術とし

て MIMO [48]の利用が広く進んでいる。MIMO 技術を提案法と組み合わせるこ

とができれば，前述した空間合成による場所的な制約を取り払うことができる

と期待される。以上を鑑みて，本論文では，提案法におけるパラメータ（閾値）

を最適化した上で，提案法の有効性を示すため，(1)送信増幅器全体の PAE・消

費電力，(2)受信 S/N の改善効果，(3)帯域外放射特性について定量評価した。受

信 S/N の評価に際しては，独立したチャネルで伝送する場合に加え，MIMO 利

用についても検討を行い，2×2MIMO に提案法を適用した場合の受信 S/N を定

式化した上で，チャネルパラメータの一例に対して定量評価した結果を示す。

なお，本稿では提案法の性能上限を見極めるため， チャネルモデルは AWGN

（Additive White Gaussian Noise）チャネル，タイミング同期は理想として特性

評価を実施する。 
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3.2 分離送信技術 

 

送信側では，図 3-1 に示すように OFDM 信号 S(k)を事前に設定した閾値 d を

基に(3-1)式～(3-2)式により，閾値 d に等しい一定振幅でかつ元の位相情報を保

持した定振幅信号 c(k)と，元の OFDM 信号から c(k)を差し引いた残差信号 r(k)

に分離する。c(k)および r(k)はそれぞれ次式で表される。 

ܿሺkሻ ൌ ൝
0																																	; |ܵሺ݇ሻ| ൏ ݀
ௌሺ௞ሻ

|ௌሺ௞ሻ|
∙ ݀																				; 	݀ ൑ |ܵሺ݇ሻ|

…………………………………(3-1) 

ሺkሻݎ ൌ ൝
ܵሺ݇ሻ																												; |ܵሺ݇ሻ| ൏ ݀

ቀ1 െ ௗ

|ௌሺ௞ሻ|
ቁ ∙ ܵሺ݇ሻ				; ݀ ൑ |ܵሺ݇ሻ|

…………………………………(3-2) 

 

 

図 3-1 OFDM 信号 S(k)に対する閾値 d を用いた分離送信処理 
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図 3-2 に提案する分離送信を用いた OFDM 送受信システムの構成を示す。 

 

 

 

(a) 送信機 

 

 

(b)受信機 

図 3-2 提案する OFDM 送受信システムの構成  
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図 3-3，図 3-4 にそれぞれ分離前の OFDM 信号 S(k)，分離後の定振幅信号 c(k)

および残差信号 r(k)のコンスタレーションと時間波形の例を示す。線形増幅が

必要な残差信号 r(k)のピークは元の OFDM 信号 S(k)より d だけ低減されるため

PAPR の低減効果がある。加えて，c(k)は定信号振幅であるため送信増幅器とし

て効率が高い非線形増幅器が利用可能であり消費電力低減に有効である。なお，

一層の PAPR 低減を図るため，分離後の残差信号に対して新たに閾値を設定し

て同様の分離を行うことも可能である。 

分離された 2 系統の信号は独立に伝送，受信側でタイミングやゲイン・位相

を合せて加算することで元の OFDM 信号を再構成した上で OFDM 信号に対す

る受信処理を行う必要がある。このため，図 3-5(a)に示すように分離後の信号

を別々の周波数チャネルを利用して伝送する場合には，分離時に 2 系統の信号

それぞれの先頭に信号の再構成に必要な前述した同期／調整のためのプリアン

ブルを付加する必要がある。一方，分離後の信号を 2×2MIMO により多重化し

て伝送する場合には，図 3-5(b)に示すようにパケットの検出に必要なプリアン

ブルに続けて，各送信アンテナから MIMO チャネル推定のためのプリアンブル

信号を順に送信すればよく，この MIMO プリアンブル信号を用いてゲイン・位

相調整を行い信号を同相合成することで元の OFDM 信号を再構成する。 
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(a)元 OFDM 信号 S(k)   (b)分離後の信号 c(k)，r(k) 

図 3-3 提案法による分離前後の信号コンスタレーション例 
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(a) 元 OFDM 信号 S(k) 

 

(b) 分離後の信号 c(k) 

 

(c) 分離後の信号 r(k) 

図 3-4 提案法による分離前後の信号波形例 
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(a) 分離後の信号を独立したチャネルを使って伝送する場合 

   

 

(b) 分離後の信号を 2×2MIMO チャネルを使って伝送する場合 

図 3-5 分離送信に適用するフレーム構成例 
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3.3 雑音除去技術 

 

分離送信法においては，受信側で定振幅信号に対して雑音除去することで受

信 S/N を改善することができる。本節では提案する雑音除去信号処理について

説明する。受信側では，2 系統の受信信号 c’(k)および r’(k)から図 3-1 の逆のプ

ロセスにより元の OFDM 信号が再構成されるが，ここで提案する雑音除去技術

では送信された c(k)の有信号時／無信号時の信号振幅がそれぞれ一定であるこ

とを利用する。本来 c(k)の振幅は，図 3-4(b)に示すように有信号時には閾値 d

に等しく，無信号時はゼロであるが，受信側では雑音が重畳した c’(k)として受

信される。このため受信信号 c’(k)に対して，まず d/2 を閾値として信号振幅に

基づいて有効な信号の有無を判断し，その結果に基づいて雑音除去を行う。具

体的には次の 2 種類の方法を提案する。 

 

[Type1] 無信号の場合，受信信号に有効な信号成分は含まれず雑音のみであ

るため出力をゼロ（=0+j0）で置換し，有信号の場合はそのまま出力する。 

[Type2] Type1 の無信号時の処理に加えて，有信号の場合 c’(k)の位相を保持し

た振幅 d の信号で置き換える。 

 

提案法（Type1，Type2）による雑音除去後の定振幅信号ܿ̂ሺ݇ሻは次式で表される。

図 3-6～図 3-7 に提案する無信号時および有信号時の雑音除去処理を示す。 

 

[Type1] 

ܿ̂ሺ݇ሻ ൌ ൜
0																											; 	 |ܿ’ሺ݇ሻ| ൏ ݀/2
ܿ’ሺ݇ሻ																		; 	݀/2 ൑ |ܿ’ሺ݇ሻ|

	…………………………………(3-3) 

[Type2] 

ܿ̂ሺ݇ሻ ൌ ൝
0																												; 	 |ܿ’ሺ݇ሻ| ൏ ݀/2
௖ᇲሺ௞ሻ

|௖ᇲሺ௞ሻ|
∙ ݀															; 	݀/2 ൑ |ܿ’ሺ݇ሻ|

	…………………………………(3-4) 
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提案した雑音除去技術により，定振幅信号に含まれる雑音を低減・除去できる

ため，受信側で再構成された OFDM 信号に含まれる雑音電力を低減することが

できる。 

 

 

図 3-6 c’(k)に対する無信号時の提案雑音除去技術（Type1の|c’(k)| < d/2の場合） 

 

 

図 3-7 c’(k)に対する有信号時の提案雑音除去技術（Type2 の d/2< |c’(k)|の場合） 
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3.4 特性評価 

提案した分離送信法を用いた OFDM 信号伝送による PAPR 低減・PAE 改善，

および受信側での雑音除去による S/N 改善の効果を確認するため，これらをシ

ミュレーションにより評価した。前述した通り，分離送信法は多段に適用する

ことが可能であるため，本検討では 1 段／2 段の分離処理を行った場合（以下，

それぞれ 1 閾値／2 閾値と記す）の性能評価を行った。なお，提案法において

は分離の際の信号処理により信号帯域幅が広がると想定されるため，併せて帯

域外特性の評価を実施した。表 3-1 にシミュレーション評価で使用した共通諸

元を示す。分離送信法のパラメータである閾値については，元の OFDM 信号の

時間波形の最大振幅で規格化した値で示すこととし，時間波形の分布が原点を

中心とする複素ガウス分布で近似できることから，最大振幅として 4σ（σは標

準偏差）を用いた。また，PAPR および PAE の検討については，比較的発生頻

度の低いより大きなピークまで考慮するため，(2-3)式で与えられるCCDF の 1%

値について評価した。また，図 3-8 に LTE で想定されるマイクロ波帯の一般的

な電力増幅器[13]におけるバックオフと PAE の関係を再掲する。本論文におい

ては，PAPR を P-1dB に対するバックオフとした時の PAE を図 3-8 より求める方

法で増幅器の PAE を評価する。 

  



27 

表 3-1 シミュレーション諸元 

Number of Subcarriers 

(IFFT size: N) 

52 [Data: 48, Pilot: 4] 

(64) 

Modulation Scheme QPSK, 16QAM 

Channel Model AWGN 

 

 

 
図 3-8 典型的なマイクロ波帯送信増幅器のバックオフと PAE の関係（再掲） 
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3.4.1 PAPR および総合 PAE 特性 

提案法で分離された 2 系統の送信信号のうち，定振幅信号に対しては効率の

良い非線形増幅器を送信増幅器として使用することができるため，本節では線

形増幅が必要な残差信号の PAPR 特性について評価を行う。提案法の閾値を最

適化した上で，PAPR 低減・PAE 改善の効果を定量的に示す。閾値の最適化に

ついては，(3-2)式から分かるように閾値を大きく設定するほど送信信号のピー

ク振幅は小さくなるが，送信信号振幅が閾値を越える確率は低下することから，

PAPR 最小化の観点から閾値には最適値が存在することが期待できる。図 3-9

に QPSK 信号の場合の 1 閾値に対する残差信号の PAPR の変化を示す。閾値が

小さい領域（d < 0.2）において，想定とは逆に提案法の PAPR は元の OFDM 信

号より増大している。これは図 3-10 に示す通り，提案法の信号分離によりピー

ク電力が減少している一方で平均電力も減少していることが原因である。図 3-9

より閾値 d が 0.4～0.5 近傍で PAPR が最小となることが分かる。提案した分離

送信法の効果により，表 3-2 に示す通り PAPR が CCDF=1%点で 4.0dB 低減され

ることが分かった。さらに，図 3-11 に QPSK 信号に対して分離送信法を 2 段適

用した場合（2 閾値）について残差信号の PAPR の変化を示す。1 閾値の場合と

同様に閾値に最適値を持ち，d が 0.3～0.4 近傍で PAPR が最小となることが分

かる。PAPR の低減効果を表 3-3 に示す。PAPR は CCDF=1%点で 4.3dB 低減さ

れ，分離送信を 2 段化することによる追加の PAPR 低減効果は 0.3dB 程度であ

ることが分かった。 

変調方式を 16QAM とした場合についても評価を行った結果を図 3-12，表 3-4

に示す。その結果 QPSK 信号の場合とほぼ同一の PAPR の変化を示し，提案法

の効果が変調方式に依存しないことが確認できた。 
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図 3-9 閾値に対する残差信号の PAPR 特性（QPSK，1 閾値） 

 

 

図 3-10 閾値に対する残差信号のピーク電力，平均電力の変化 
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表 3-2 提案法における PAPR 低減効果（QPSK，1 閾値） 
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図 3-11 閾値に対する残差信号の PAPR 特性（QPSK，2 閾値） 

 

表 3-3 提案法における PAPR 低減効果（QPSK，2 閾値） 
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図 3-12 閾値に対する残差信号の PAPR 特性（16QAM，1 閾値） 

 

表 3-4 提案法における PAPR 低減効果（16QAM，1 閾値） 
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提案した分離送信による送信増幅器の PAE 向上・低消費電力化の効果を具体

的に確認するため，残差信号，定振幅信号それぞれに使用した送信増幅器の PAE

を評価し，送信増幅器全体での総合 PAE および消費電力を確認する。図 3-13

に閾値をパラメータとして，残差信号 r(k)に用いた増幅器単体での PAE を評価

した結果を示す。前節と同様に CCDF=1%について評価すると，閾値の最適化

により提案法では 35%程度の PAE を実現できることが分かる。この値は，従来

の OFDM 送信機の送信増幅器（d=0 に相当する）と比較して約 2 倍の高効率で

ある。前述した様に，分離した送信信号のうち，残差信号 r(k)は線形増幅する

必要があるが，定振幅信号 c(k)についてはより効率が高い非線形増幅器が利用

可能である。ここでは，最低限の効果を見積もるため，残差信号と同様に図 3-8

の特性を持つ線形増幅器を定振幅信号に使用する前提で PAE と消費電力を試

算する。定振幅信号に対しては，定振幅であるためバックオフを取る必要がな

いことから，送信増幅器に B 級プッシュプル動作を想定すると，有信号時は

PAE=60%で動作可能であり，無信号時はバイアス電流を実質ゼロにできるため

消費電力を大幅に削減できる[47]。端末への適用を想定し送信信号電力を

10mW，提案分離送信法の閾値 d=0.5 として試算した送信増幅器全体での消費

電力を表 3-5 に示す。提案法により送信増幅器全体で消費電力を約 50%削減で

きることが分かる。なお，評価の過程で閾値 d=0.5 での定振幅信号の Duty factor

（有信号の時間比率）はわずか 2.6%であり，また定振幅信号 c(k)と残差信号 r(k)

の電力配分についても 91.5%が残差信号で定振幅信号は 8.5%に過ぎないことが

分かった。このことから，提案法において大半の時間は元の OFDM 信号の時間

波形をそのまま残差信号として伝送し，低頻度で振幅が大きな信号が発生した

場合にのみ定振幅信号を用いて欠落なく信号成分を伝送していることが分かる。 
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図 3-13 閾値に対する残差信号に使用する増幅器の PAE 特性（QPSK，1 閾値） 

 

表 3-5 提案法における送信増幅器全体での PAE，消費電力（送信電力 10mW） 

 PAE [%] 
Power Consumption 

[mW] 

Proposed scheme Residual signal r(k) 35 25.9 

Const. amp. signal c(k) 60 1.6 

Total 36 27.5 

Conventional OFDM 18 55.6 
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3.4.2 帯域外スペクトル放射 

 

提案した分離送信法を実用に供するためには，帯域外特性が所要のスペクト

ルマスクを満足する必要がある。本節では，一例として IEEE802.11 無線 LAN

（帯域幅 20MHz）の送信に分離送信を適用した場合の帯域外特性について評価

を実施した。従来 OFDM の場合，信号スペクトルは標準規格で規定されている

ウィンドウ処理を考慮しているため，図 3-14(a)に示すように送信スペクトルマ

スク（±11MHz 離調周波数において-20dBr 以下）を満足している。一方，図 3-14 

(b)および図 3-14 (c)に示すように，提案法においては信号の分離処理により

-10dBr 程度の帯域外の信号成分が定振幅信号 c(k)，残差信号 r(k)の双方に生じ

ており，そのまま送信するとスペクトルマスクを満足できない。このため，一

例として図 3-15 に示す 68 次有限長インパルス応答型ローパスフィルタ（LPF）

を分離後の帯域外放射を抑圧するために挿入した。図 3-14 (d)および図 3-14 (e)

にそれぞれフィルタ通過後の送信スペクトルを示す。中心周波数から 10MHz

離調において 20dBr 以下が実現されており，送信スペクトルマスクを満足して

いる。また，上記の帯域制限を行った場合の受信特性（BER）について確認し

た結果を図 3-16 に示す。図中の破線は帯域制限なしでの BER 特性であり，フ

ィルタの挿入前後で BER 特性の劣化は無視できることが確認できる。さらに，

Clipping&Filtering [16-20]の場合にはピークを抑圧する非線形操作により発生し

た帯域外漏洩電力を低減するためフィルタを挿入すると再び PAPR が増大する

ことが知られている。提案法においては OFDM 信号を分離する際に生じる信号

の不連続性が帯域外成分の発生要因であり，フィルタによる時間波形の平滑化

による時間波形のピーク振幅の増加は大きくないことが期待できる。閾値 d=0.5

とし，図 3-15 のフィルタを適用した場合の提案分離送信における残差信号 r(k)

の PAPR をシミュレーションにより評価した。その結果，提案法においても

PAPR は帯域制限により 0.8dB 劣化し，消費電力は 3.9mW 増大することが分か

った。しかしながら，図 3-14(d),(e)の帯域外放射レベルはスペクトルマスクと

比して 10dB 以上余裕があるため，帯域制限を緩和する余地があることを勘案

すれば，LPF の最適化により提案法において帯域制限による PAPR の増大や消
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費電力の増加を限定的にとどめることは可能と考える。なお，以降の検討にお

いては，図 3-15 に示す LPF による帯域制限を考慮した検討結果を示す。 

 

 

(a) 従来 OFDM 

 

(b) 残差信号 r(k)            (c)定包絡線信号 c(k) 

 

(d) LPF 通過後の残差信号 r(k)      (e) LPF 通過後の定包絡線信号 c(k) 

図 3-14 送信スペクトルの比較  
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図 3-15 帯域外放射抑圧用 LPF の特性例 
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図 3-16 帯域外放射抑圧用 LPF の有無による BER 特性の比較 
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3.4.3 ビット誤り率特性 

 

提案した 2 種類の雑音除去方法による受信 S/N 改善効果を確認するため，ま

ず分離送信法により分離した複数系統の信号を別々のチャネル（異なる周波数

チャネル・偏波，あるいは別のタイムスロット）で伝送した場合を想定し，そ

れぞれ独立した AWGN チャネルにより伝送した場合の BER 評価シミュレーシ

ョンを行った。さらに，分離後の信号を MIMO により多重伝送した場合につい

て検討した。図 3-17 に，分離後の 2 系統の信号を独立した AWGN チャネルに

より伝送した場合のシミュレーションモデルを示す。点線内が伝送路を含めた

提案法（分離送信，雑音除去）の機能ブロックであり，点線内を 1 系統の送受

信系で置換えたものが従来 OFDM におけるモデルに相当する。2 系統の受信系

でそれぞれ印加される雑音 N1(k)，N2(k)の電力は σn
2 とした。図 3-18 にこの時の

BER 特性を示す。雑音除去しない場合（図中の Prop. w/o Noise Elimination）に

は従来 OFDM 伝送の場合と比較して 3dB 劣化した BER 特性を示すことが確認

できる。これは，送信電力一定を仮定すると，受信機で印加される雑音電力が

2 倍になることに起因する。これに対して，提案の雑音除去を行う効果により

BER=10-3 点で約 3dB 受信 S/N が改善され，ほぼ従来 OFDM と同等の BER 特性

を実現できることが確認できた。さらに，提案する雑音除去方法のうち，常時

雑音除去する Type2 に比べ定振幅信号 c(k)の無信号時のみ雑音を除去する

Type1 の方が優れた BER 特性を示し，特に低 S/N の領域で特性差が拡大するこ

とが分かった。これは，雑音が大きい場合に定振幅信号の有無判断を誤る等の

理由により，c(k)の有信号時の雑音除去の操作によって逆に劣化が増大するこ

とを示している。なお，提案する雑音除去方法の理論的な性能上限として，定

振幅信号に重畳した雑音を完全に除去できると仮定すると，雑音除去しない場

合からの改善量は最大 3dB となる。高 S/N 領域では「定振幅信号の有無判断を

誤らない」点に加え，図 3-7 に示す有信号時の位相方向の残留雑音自体が小さ

くなるため，上記の値に漸近すると予想される。これに対し，シミュレーショ

ン結果が概ね合致することを確認した。 
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図 3-17 分離後の信号を独立した AWGN チャネルで伝送する場合のシミュレ

ーションモデル 

 

図 3-18 分離後の信号を独立 AWGN チャネルで伝送した場合の BER 特性 
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次に，提案する分離送信法において，分離した 2 系統の信号を 2×2MIMO に

より伝送した場合の BER 特性について議論する。ここでは，MIMO を適用し

た場合の再構成後の受信 S/N を定式化し，シミュレーションによりモデル化の

妥当性を確認した。なお，シミュレーションは MIMO 伝送時の動作を定性的・

定量的に確認するため，固定的なアンテナ配置の一例を仮定して実施した。ま

ず，MIMO を適用した場合の再構成後の受信 S/N を定式化する。送受信アンテ

ナ間のチャネル行列を H とすると，受信側で MIMO 信号の分離に用いるウェ

イト行列 Wは次式で与えられる。なお，MIMO 信号の分離には ZF 法[48]を用

い，式中の添字 H はエルミート転置を示す。 

 

ࢃ ൌ ሺࡴுࡴሻିଵࡴு…………………………………………………………(3-5) 

 

ここで，Wの各要素を w11～w22 と表すと，MIMO 分離後の信号 c’(k)，r’(k)，お

よび再構成後の信号 y(k)はそれぞれ次式のように表わされる。N1(k)，N2(k)はそ

れぞれ受信系１，２における雑音信号（電力＝σn
2）である。 

 

ܿ′ሺ݇ሻ ൌ ܿሺ݇ሻ ൅ ଵଵݓ ଵܰሺ݇ሻ ൅ ଵଶݓ ଶܰሺ݇ሻ,……………………………………(3-6) 

ሺ݇ሻ′ݎ ൌ ሺ݇ሻݎ ൅ ଶଵݓ ଵܰሺ݇ሻ ൅ ଶଶݓ ଶܰሺ݇ሻ,…………………………………(3-7) 

yሺ݇ሻ ൌ ሺ݇ሻ′ݎ ൅ ܿ′ሺ݇ሻ 

  ൌ ሺ݇ሻݔ ൅ ሺݓଵଵ ൅ ଶଵሻݓ ଵܰሺ݇ሻ ൅ ሺݓଵଶ൅ݓଶଶሻ ଶܰሺ݇ሻ…………………(3-8) 

 

従って，提案法において(3-5)式のウェイトを基に受信側で MIMO 分離・再構成

した OFDM 信号に重畳する雑音電力 N は次式で求められる。 

 

ܰ ൌ ଵଵݓ‖ ൅ ଶଵ‖ଶݓ ∙ ௡ଶߪ ൅ ଶଶ‖ଶݓଵଶ൅ݓ‖ ∙  ௡ଶߪ

ൌ  ௡ଶ…………………………………………………………………(3-9)ߪܣ

 

ここで，係数 A は次式で与えられる。 
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ܣ ൌ ଵଵݓ‖ ൅ ଶଵ‖ଶݓ ൅  ଶଶ‖ଶ………………………………………(3-10)ݓଵଶ൅ݓ‖

 

以上より，提案法における再構成後の受信 S/N をγとすると，同一送信電力に

おける元の OFDM 信号の受信 S/N をγ0 とすれば次式で表される。 

 

ߛ ൌ  ଴………………………………………………………………(3-11)ߛଵିܣ

 

なお，Wの各要素 w11～w22 はチャネルの状況によって変化する複素数であるた

め，係数 A は(3-10)式より次式の範囲で変化することが分かる。 

 

0 ൏ ܣ ൑ 2…………………………………………………………………(3-12) 

また，提案した雑音除去を適用した場合の係数を A’とすると，定振幅信号 c(k)’

に重畳した雑音を除去できることから(3-10)式の各項より w11 ，w12 を除外する

と次式のように求められる。 

 

ᇱܣ ൌ ଶଵ‖ଶݓ‖ ൅  ଶଶ‖ଶ…………………………………………………(3-13)ݓ‖

 

さらに，ここまで定式化してきたモデル化の妥当性を確認するため，アンテナ

配置の一例を仮定してシミュレーションにより特性評価を行った結果を示す。

検討に使用した送信局および受信局のアンテナ配置の一例を図 3-19 に示す。受

信 S/N に対する BER 特性を評価するため，本論文では伝送距離による減衰は考

慮せず各アンテナ間での伝搬経路差による位相差のみ考慮したチャネル情報を

使用し，受信側でチャネル情報は既知とした。「静的な伝送路」は，周囲に電波

の反射や散乱が発生しない環境での「見通し通信」において実現可能であるが，

一般に MIMO において複数信号系列を伝送するためには，チャネル行列のラン

クが伝送すべき信号系列数と同数以上存在する必要がある。このため，実際の

LTE においてアンテナ間隔はλ/2 程度であるのに対し，本検討ではアンテナ間

隔を 10λと広く取り見通し通信において MIMO 伝送可能な条件を仮定した。

MIMO を使用した場合のシミュレーションモデルを図 3-20 に示す。AWGN チ
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ャネル（図 3-17）の場合と同様，2 系統の受信系で印加される雑音 N1(k)，N2(k)

の電力はそれぞれ σn
2 とした。図 3-21 に提案法を 2×2MIMO に適用し雑音除去

しない場合のアンテナ配置毎の BER 評価結果を示す。また，各(L[m], θ[deg])

の条件において(3-10) 式より求められる係数 A を表 3-6 に示す。両者を比較す

ることで，各条件での受信 S/N の差が(3-10)式の A の値とよく一致しているこ

とが分かる。 
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図 3-19 2×2MIMO 伝送時のアンテナ配置例 

 

 

図 3-20 分離後の信号を 2×2MIMO チャネルで伝送する場合のシミュレー

ションモデル 
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図 3-21 提案法を 2×2MIMO に適用し雑音除去しない場合のアンテナ配置毎の

BER 特性 

 

表 3-6 各アンテナ配置における 2×2MIMO 伝送時の SISO 伝送時との S/N 比較 

 (L[m], θ[deg]) 

(50, 30) (100, 30) (200, 30) 

Coefficient A [true value] 1.82 0.65 0.53 

S/N difference [dB] -2.6 1.9 2.8 
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次に，本提案の雑音除去を適用した場合の特性についてであるが，(L[m], 

θ[deg]) = (50m, 30deg)のアンテナ配置を例として考察する。図 3-19 中に記載の

パラメータより，チャネル行列 H および受信側で MIMO 信号の分離に用いる

ウェイト行列Wはそれぞれ次式で与えられる。 

 

ࡴ ൌ ൬
0.5093 െ ݆0.8606 0.5704 ൅ ݆0.8214
0.5058 ൅ ݆0.8626 0.5090 െ ݆0.8608൰

…………………………(3-14) 

ࢃ ൌ ൬
0.4721 ൅ ݆0.3016 0.4709 െ ݆0.3035
0.4928 െ ݆0.2665 0.4720 ൅ ݆0.3018൰

…………………………(3-15) 

 

本節の前半で考察した通り雑音除去により雑音電力は低減できる。この例では，

雑音電力除去後の残留雑音電力は，ܣᇱ ൌ 0.63に漸近することとなり，従来

OFDM と比較して 2dB（=10log10(A’)）を上限に特性が改善されることになる。

図 3-22に雑音除去時の提案法によるBER特性のシミュレーション結果を示す。

この結果についても上記の考察とよく一致することから，MIMO を用いても提

案する分離送信法および雑音抑圧による受信 S/N 改善法が良好に動作すること

が確認できる。 
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図 3-22 提案法を 2×2MIMO に適用した場合の雑音除去の有無による BER 特

性の比較 
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3.5 まとめ 

 

OFDM 信号の PAPR を低減し送信増幅器の PAE を改善するために提案した

「分離送信法」について，送信増幅器全体での消費電力低減効果を定量的に示

すと共に，静的なチャネルにおける MIMO 基本動作を確認し提案法に MIMO

を適用できることを示した。同時に，受信側での非常に簡易な雑音除去処理を

行うことで，通信品質を向上できることを示した。なお，本論文では基本的な

効果を確認するために静的な AWGN チャネルにおける理想的なチャネル推定

時の評価を行ったが，本提案技術の目的は移動通信端末に適したシステムへの

応用にあるため，今後移動環境を想定した周波数選択性チャネルでの性能評価

が必要である。移動環境においては，通常の OFDM においても劣化要因となる

サブキャリア毎に異なる信号電力の変動やタイミング誤差（＝FFT ウィンドウ

位置），MIMO におけるチャネル推定精度の低下等に加え，提案技術に固有の

劣化要因として，分離後の定振幅信号，残差信号それぞれに対する周波数選択

性フェージングの影響，および分離した信号を再構成する際の位相誤差やゲイ

ン誤差等が想定される。前者については，振幅が分離送信の閾値を超えなけれ

ば残差信号は通常の OFDM 信号そのものであり，3.4.1 節で述べたように定振

幅信号が有信号である時間率がわずか 2.6%であることを勘案すると劣化は大

きくないと推定される。実際，時不変な周波数選択性のチャネルモデル（2 波

モデル，到来時間差＝1 サンプル時間）を用いて提案法の BER 特性を評価し，

劣化が無視できることを確認している。また，後者についても，これらの誤差

が「定振幅信号が有信号の時間だけ重畳する雑音」と考えれば，定振幅信号が

有信号である時間率が小さいためやはり影響は限定的であると考えられる。こ

のようなことから，これらの劣化要因に対する定量的かつ詳細な検討は今後の

課題としたい。また，提案法の MIMO 適用時の運用方法については，定振幅信

号では雑音除去技術による S/N 向上が可能であるため，固有値の小さいチャネ

ルに定振幅信号を割り当てる，あるいは重み付け等の方法で残差信号により多

くの電力を配分することで通信品質の改善につなげられる可能性がある。 
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第４章 TDSS-SLM 信号に対する低演算

量信号生成・復調技術 
 

4.1 はじめに 

第２章で紹介したように，PAPR 低減技術として，シンボル毎に異なる位相

条件で OFDM 信号を複数生成し最も PAPR が小さい信号波形を探索・送信する

SLM や，OFDM を構成するサブキャリアを複数ブロックに分割し，それぞれ

IFFT した時間波形に異なる位相回転行列を乗算し，最も PAPR が小さい信号波

形送信する PTS 等が広く知られているが，送信側において膨大な演算量を必要

とする点に加え，シンボル毎に信号生成条件の情報をサイド情報として受信側

に伝送する必要があるため，サイド情報の伝送に伴うオーバヘッド増によるス

ループット低下や，サイド情報に誤りがあると致命的な品質劣化を生じる点が

課題となる。送信側演算量については，IFFT 後の波形を時間軸上で巡回シフト

して送信信号候補を生成することで候補数による所要演算量の増加を非常に小

さく抑えた TDSS を用いた SLM [52]が提案されている。 

上述の手法は，いずれもサイド情報なしで復調するには最尤推定（Maximum 

Likelihood; ML）受信が必要であり[49]演算量が膨大となる点が課題となる。一

方，パイロットを用いて簡易に位相回転行列を推定する PTS が提案されている

[50]が，PTS と TDSS とでサイド情報の種類が異なるため TDSS には適用でき

ない難点があった。そこで，本章では送信側演算量が小さく，OFDM を使用す

る端末の消費電力削減に有利な“TDSS を用いた SLM 信号” （以下，TDSS-SLM

信号と記す）に対する一層の信号生成演算量の削減方法と，TDSS-SLM 信号に

適用可能なサイド情報を用いない低演算量復調方式を提案する。 
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4.2 TDSS-SLM 

4.2.1 SLM の課題 

 

代表的な PAPR 低減手法の 1 つである SLM による OFDM 送信機の構成を図

4-1 に示す。SLM においては，OFDM シンボル毎に PAPR 低減のため複数の位

相条件で送信信号候補を生成し，最も PAPR の小さい信号を送信する。即ち，

元の送信信号に対してサブキャリア毎に位相回転を与える位相回転行列を Ri

（i はインデックス） 

࢏ࡾ ൌ ݀݅ܽ݃ሾݎ଴, ⋯,ଵݎ ,  ேିଵሿ, ……………………………………………………(4-1)ݎ

とすると，i 番目の送信信号候補࢞ଙ෥（i=1～M）は次式のようになる。 

ଙ෥࢞ ൌ ሺܴ௜ܶܨܨܫ ∙ ܺሻ………………………………………………………………(4-2) 

生成された M 個の送信信号候補から PAPR が最小の信号 xminを選択して送信

する。SLM では，送信候補の生成に必要となる IFFT 回数が送信信号候補数 M

と同数必要となるため，高い PAPR 低減効果を得るためには所要演算量が膨大

となる。 

 

 

図 4-1 SLM 送信機の構成 
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4.2.2 TDSS-SLM の概要 

TDSS は信号生成にかかる所要演算量を低減した SLM の手法の 1 つであり，

サブキャリアを 2 グループに分けそれぞれを IFFT して生成した時間波形の一

方を異なる遅延時間で巡回遅延し，他方の時間波形と加算することで PAPR の

異なる複数の送信信号波形の候補を生成する。図 4-2 に TDSS を用いた OFDM

送信機の構成を示し，図 4-3 に各部で生成される波形例を図示する。送信すべ

き入力ベースバンド信号列 Xを，偶数／奇数番号のサブキャリアに対応する 2

系統 X1, X2に振り分け，それぞれのデータサイズを変えないよう交互にゼロを

挿入する。即ち， 

ࢄ ൌ ૚ࢄ ൅  ૛……………………………………………………………………(4-3)ࢄ

૚ࢄ ൌ ሾܺሾ0ሿ, 0, ܺሾ2ሿ, 0,⋯ , ܺሾܰ െ 2ሿ, 0ሿ்………………………………………(4-4) 

૛ࢄ ൌ ൣ0, ܺሾ1ሿ, 0, ܺሾ3ሿ,⋯ , 0, ܺሾܰ െ 1ሿ൧
்……………………………………(4-5) 

(2-1)式および(4-3)～(4-5)式から自明であるが，X1，X2をそれぞれ IFFT した時

間波形を加算することで OFDM 信号が生成できることが分かる。即ち， 

࢞ ൌ ሻࢄሺܶܨܨܫ ൌ ሺܶܨܨܫ ଵܺሻ ൅  ሺܺଶሻ………………………………………(4-6)ܶܨܨܫ

૚࢞ ൌ ሺܶܨܨܫ ଵܺሻ…………………………………………………………………(4-7) 

૛࢞ ൌ  ሺܺଶሻ…………………………………………………………………(4-8)ܶܨܨܫ

前述した様に，TDSS ではグループ分けしてそれぞれ IFFT した信号の一方を l

サンプルだけ巡回遅延させた信号を，他方の IFFT 出力と加算することで図 4-3

に示すような PAPR の異なる複数の OFDM 信号（即ち送信信号候補）を生成す

る。i 番目の送信信号候補 ࢞ଙ෥（i=0～M-1）は次式で表わされる。 
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ଙ෥࢞ ൌ ૚࢞ ൅ ,૛࢞ሺܵܥ ݈௜ሻ……………………………………………………………(4-9) 

ここで，li は i 番目の送信信号候補を生成する際の巡回遅延時間とし，関数

CS(a,b)は時間波形ベクトル a を b サンプル巡回遅延させることを示す。なお，

図 4-3 の例では，PAPR が最も小さいݔଷ෦が送信される。TDSS では複数の送信信

号候補の生成に際して，候補数Mに係らず必要な IFFT の演算回数は 2であり，

所要演算量は M=2 の SLM と同等である。このため，M が大きくなるほど SLM

と比較した所要演算量の削減効果は大きくなる。 

一方，受信側の処理に関しては，TDSS-SLM 信号を通常の OFDM 信号として

復調すると，巡回遅延させたサブキャリアグループの信号は，巡回遅延時間を

l，サブキャリア番号を p（p=0～N-1）とすると݁ିଶగ௝௣௟ ே⁄ だけ位相が回転してい

る。このため，元の送信信号を復元するにはサイド情報として送信側で信号生

成時に使用した巡回遅延時間 l が必要となり，生成した送信信号候補数 M であ

れば，OFDM シンボル毎に log2(M)ビットのサイド情報を伝送する必要がある。

なお，前述したように TDSS-SLM を含め，SLM を用いる場合にサイド情報を

伝送せずに復調するには，受信側では ML 受信が必要であり膨大な演算量が必

要となることが知られている。 
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図 4-2 従来 TDSS-SLM 送信機の構成 
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図 4-3 TDSS-SLM における送信信号波形例（M=8） 
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4.3 TDSS-SLM 信号の送信演算量低減技術 

前節で述べたように，TDSS は SLM の演算量低減手法として提案された技術

ではあるが，図 4-2 から明らかなように 1 シンボルの OFDM 信号の生成に IFFT

を 2回行う必要があり，従来OFDMと比較すると所要演算量は 2倍程度となる。

このため，本節では TDSS-SLM の一層の低演算量化を実現する手法について述

べる。SLM の演算量を低減する別の方法としてサブバンド分割が知られている

[51]。サブバンド分割はサブキャリアを複数のグループに分割し IFFT した結果

を加算することで OFDM 信号を生成する方法である。前節の TDSS が IFFT の

回数を低減するのに対して，サブバンド分割を用いるとサブキャリアの分割を

工夫することで IFFT のサイズを低減することができる。ここでは，図 4-4 を用

いて文献[51]に記載の手法について説明する。前節と同様，入力ベースバンド

信号列を偶数／奇数番号のサブキャリアに対応する 2グループに分割する。(4-6）

式から明らかなように，OFDM 信号を生成するには分割したサブキャリアに対

してそれぞれ IFFT が必要となるが，分割後の送信信号ベクトル X1，X2の要素

としては交互にゼロが配置される。X1を N ポイント IFFT する場合，出力 x1[i]

は次式で表わされる。 

; k=0, 1, ..., N-1…………………………………(4-10) 

ここで，X1からゼロ要素を除外した(N/2×1)のベクトルを X1
’とし，X1

’を N/2 ポ

イント IFFT する場合とを比較する。(4-4)式より，X1[k]および X1
’[i]は以下のよ

うに書き換えられる。 
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ଵܺሾ݇ሿ ൌ ቊ
ଵܺ
ᇱሾ݇/2ሿ; 	݇ ൌ 0, 2, … ,ܰ െ 2

0														; 	݇ ൌ 1, 3, … , ܰ െ 1
………………………………………(4-11) 

ଵܺ
ᇱሾ݅ሿ ൌ ଵܺሾ2݅ሿ, ݅ ൌ 0, 1, … ,ܰ 2⁄ െ 1…………………………………………(4-12) 

X1
’に対し N/2 点 IFFT を行った出力 x1

’[i]は次式で表わされる。 

; i=0, 1, ..., N/2-1……………………………(4-13) 

ここで，定数係数 2 は IFFT のポイント数が 1/2 となることに伴う規格化定数で

ある。従って，x1は x1
’の振幅を 1/2 倍，2 周期繰り返ししたものと一致するこ

とが分かる。このため，サブキャリアを分割する際，グループ X1のサブキャリ

ア数を 2 のべき乗にしておけば，少ないポイント数の IFFT で所望の信号を得

ることができる。なお，グループ X2については N ポイント IFFT が必要である。

図 4-5 に提案する OFDM 送信機の構成を示す。提案送信機では，サブバンド分

割を適用し，分割後のサブキャリア数を 2 のべきにしておくことで，X1の IFFT

ポイント数を 1/2 に低減している。 
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図 4-4 サブバンド分割を用いた FFT ポイント数の削減 

 

 
図 4-5 提案 TDSS-SLM 送信機の構成 
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4.4 サイド情報を用いない TDSS-SLM 信号の低演算量復調技術 

本節では，パイロットを利用することで受信側の低演算量化を図り且つサイ

ド情報を用いない低演算量復調法を提案する。パイロット信号は，本来は残留

した周波数誤差に起因する位相回転を補償するためのものであるが，これを利

用し，サイド情報である TDSS 信号生成時のシンボル毎の巡回遅延時間を推定

することで，サイド情報を不要とする「ブラインド復調」を実現する。これに

より情報伝送に寄与しないサイド情報を伝送不要とするだけでなく，受信側で

の復調処理の簡易化を可能とする。また，提案する受信機構成を図 4-6 に示す。

具体的な復調手順を以下説明する。前提として，前節で説明したサブバンド分

割を用いた低演算量 TDSS を使用するため，サブキャリアを 2 つのグループに

分割するものとし，X2 の IFFT 出力 x2を巡回遅延する場合，パイロット信号を

X2 のゼロでないサブキャリアに割り当てる。受信側で通常の OFDM 信号として

復調すると，巡回遅延（巡回遅延時間：l サンプル）させたサブキャリアグル

ープのFFT出力のp番目のサブキャリアに対応するベースバンド信号X2は4.2.2

節で述べた通り݁ି௝ଶగ௣௟ ே⁄ だけ位相回転する。即ち，(4-8)式の x2を l サンプル巡

回遅延させた信号に対して FFT を施すと， 

,૛࢞ሺܵܥ൫ܶܨܨ ݈ሻ൯ ൌ ૛݁ࢄ
షೕమഏ೛೗

ಿ …………………………………………………(4-14) 

このため， p1，p2 番目のサブキャリアに同一系列からなるパイロット信号を割

り当てた場合には，2 つのパイロットサブキャリアの位相差 θは， 

ߠ ൌ ଶ݌ሺߨ2 െ  ଵሻ݈/ܰ…………………………………………………………(4-15)݌

で与えられる。ここで，パイロットの配置は既知であることから，復調に必要

なサイド情報である巡回遅延時間 l を推定することができる。推定された巡回

遅延時間を基に位相回転を補正することで元の送信信号Xが復元される。(4-15)

式から分かるように，提案法では 2 つのパイロットサブキャリア間の位相差を
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元に l を推定するため，仮に FFT 出力に残留位相誤差が存在しても，巡回遅延

時間の推定に影響を与えないという特長を持つ。また，位相補正後のパイロッ

ト信号を用いて，本来の目的である位相トラッキングを行うことも可能である。

さらに，本論文では雑音による推定誤差を低減するため，複数のパイロットサ

ブキャリアの組から求めた位相差の平均値を用いて巡回遅延時間を推定する方

法を提案する。これにより，巡回遅延の推定精度の向上が期待できる。 

 

 

 

図 4-6 提案 TDSS-SLM ブラインド復調器の構成 
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4.5 特性評価 

提案法を用いた OFDM 信号伝送による PAPR 低減・PAE 改善効果を確認する

ため，これらをシミュレーションにより評価した。表 4-1 にシミュレーション

評価で使用した共通諸元を示す。なお，フェージングのパラメータ（最大ドッ

プラ周波数 fD，遅延分散τ）はシンボル周期 Ts で規格化した値で示している。 

 

表 4-1 シミュレーション諸元 

Number of Subcarriers 

(IFFT size: N) 

52 [Data: 48, Pilot: 4] 

(64) 

Modulation Scheme QPSK, 16QAM 

Channel Model 

AWGN 

Flat Rayleigh Fading 

- Doppler Frequency(fDTs): 6×10-5 

18-Ray Rayleigh Fading 

 with Exponential Decay Profile 

- Doppler Frequency(fDTs): 6×10-5 

- Delay Spread(߬/Ts): 2.5×10-2 
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4.5.1 PAPR および PAE 特性 

本節では PAPR 低減・PAE 改善の効果を定量的に示す。図 4-7 に提案法によ

る送信信号候補数 M に対する PAPR 特性を示す。M が増加するとともに PAPR

は改善するが，M=8 を超えると候補数を増加しても改善効果が飽和しているこ

とが分かる。また表 4-2 に示す通り提案法による PAPR 改善効果は M=8 の場合

で 2.3dB であることが分かった。この時の PAE は 27%であり，この値は従来

の OFDM 送信機（M=1 に相当する）と比較して約 1.5 倍の高効率であり，提案

法により送信増幅器の消費電力を大幅に低減することが可能である。携帯端末

への適用を想定して，送信電力 200mW を仮定した場合の消費電力の低減効果

を表 4-2 に併記する。M=8 の場合で，消費電力は従来 OFDM 送信機より 370mW

低減できることが分かる。 
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(a) QPSK 
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(b) 16QAM 

図 4-7 提案 TDSS-SLM による送信信号候補数 M に対する PAPR 特性 
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表 4-2 PAPR, PAE および送信増幅器の消費電力（16QAM） 

PAPR [dB] 

@CCDF=1% 

PAPR 

Reduction 

[dB] 

PAE 

[%] 

Power 

Consumption [W]

＠送信電力

200mW 

M=1 (Conv. OFDM) 9.3 - 18 1.11 

M=2 8.3 1.0 22 0.91 

M=4 7.5 1.8 25 0.80 

M=8 7.0 2.3 27 0.74 

M=16 6.7 2.6 28 0.71 
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4.5.2 送信演算量 

 

本節では，送信側における PAE 改善手法に必要な演算量について考察する。

表 4-3 に各 PAE 改善手法（SLM[23]，TDSS-SLM[52]，サブバンド分割による低

演算量 SLM[51]）および提案法の所要演算量を示す。表中右列の数字は一例と

して M=8 の場合の複素乗算，加算の回数を示してある。TDSS-SLM は構成から

分かる通り，送信候補数によらず送信候補数 M=2 の場合の SLM とほぼ同等で

ある。一方，サブバンド分割により演算量を削減した SLM 方式については 4.3

節で説明した IFFT サンプル数の削減に加え，行列演算の工夫により TDSS-SLM

と同程度の演算量を実現できる。これに対し，提案手法では元々低演算量で信

号生成できる TDSS-SLM に対して IFFT のポイント数を削減することで，より

一層の演算量低減が可能となる。これにより，M=8 の場合で TDSS-SLM の 70

～80%，従来 OFDM の演算量（複素乗算：N/2 log2(N) 回，加算：N log2(N) 回）

と比較しても 1.4 倍程度の低演算量が実現できることを確認した。 

 

 

表 4-3 送信演算量の比較 

PAPR reduction 

technique 

Complex multiplication Complex addition 

 M=8  M=8 

conv SLM [23] (MN/2) log2(N) 1536 MN log2(N) 3072 

TDSS-SLM [52] N log2(N) 384 2N log2(N) + (M-2)N 1152 

SLM w/ Sub-band 

Division [51] 
N log2(N) 384 

2N log2(N) 

+ 3(M-2)N 
1952 

Proposed technique 
(N/2) log2(N) 

+ (N/4) log2(N/2) 
272 

N log2(N) 

+ (N/2) log2(N/2) 

 + (M-2)N 

928 
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4.5.3 受信演算量 

 

本節では，提案復調処理に必要な所要演算量について評価する。提案復調器

では，OFDM の復調に必要となる FFT に加え，(4-15)式を用いてパイロットサ

ブキャリア間での位相差から巡回遅延時間を推定し，その結果に基づいて巡回

遅延を施したデータサブキャリアの位相回転を除去するための演算が必要とな

る。一方，サイド情報を使用しない場合，従来の TDSS-SLM では PTS や SLM

と同様，復調のために ML 受信が必要となる。このため，表 4-4 に ML および

提案受信機の場合について，1 シンボル当たりの演算量を本シミュレーション

の諸元に合わせたパラメータ（FFT サイズ：64，パイロット数：4，変調方式：

16QAM）で評価した結果を示す。なお，表中の Nd はデータサブキャリアの本

数，K は変調多値数である。複素乗算・加算の総回数の比較で，提案法の演算

量（626 回）は ML（8012 回）の 1/10 以下であり，大幅な演算量低減が可能

となることが分かる。 

 

表 4-4 受信演算量の比較（16QAM） 

Receiver structure Complex multiplication Complex addition 

ML [49] 3Nd (2K+1) 4752 4Nd (K+1) -4 3260 

Proposed 

technique 

(N/2) log2(N) 

+ Nd+2 
242 N log2(N) 384 
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4.5.4 ビット誤り率特性 

 

4.5.1 節の結果から，本節では送信信号候補数 M=8 の場合の BER 特性につい

て評価を行う。図 4-8 に AWGN チャネルでの BER 特性を示す。なお，4 本の

パイロットサブキャリアの配置については，等間隔で配置する必要があるため

DC を挟んで 2 サブキャリア間隔で配置する。まず，サイド情報である巡回遅

延時間の推定に誤りがない場合，BER 特性は従来 OFDM の特性と一致するこ

とを確認した。これに対し，1 組のパイロットサブキャリアから巡回遅延を推

定した場合に BER 特性は大幅に劣化した。これは，サイド情報である巡回遅延

を推定する際の雑音余裕が不足しているためと考えられる。雑音余裕について

考察するため，図 4-9 にパイロットサブキャリア間隔が 2，巡回遅延時間が 2

サンプルの場合の，巡回遅延時間に起因する位相回転と雑音振幅の関係を図示

する。巡回遅延時間 l=2 の状態に着目すると，隣接する巡回遅延時間（l=0，4）

との位相差はそれぞれ 22.5deg（雑音余裕＝11.25deg）である。一方，入力信号

に重畳した例えば S/N=20dB（雑音振幅の標準偏差σ：0.1）の雑音振幅につい

て考えると，雑音の振幅が 2σを超える確率が約 4.55%であり，雑音ベクトル

が信号ベクトルと直角方向（接線方向）に向いた場合には位相誤差は

tan-1(0.2)=11.3deg に達し，雑音余裕とほぼ同じ値となることから容易にビット

判定誤りが発生する状況であることが分かる。これに対し，図 4-8 の結果より

巡回遅延時間推定に使用するパイロットサブキャリアの組を増加し，推定した

結果を平均化することで，BER 特性は大幅に改善されることが分かった。3 組

のパイロットサブキャリアを用いた場合には，従来 OFDM と比較してほぼ劣化

の無い BER 特性が実現できることが確認できた。次に，図 4-9 にフェージング

チャネル（フラットレーリーフェージング，18 波指数減衰型レーリーフェージ

ング）での BER 特性を示す。いずれのフェージングモデルについても，AWGN

における結果と同様，巡回遅延時間の推定に誤りがない場合の BER 特性は，ほ

ぼ従来 OFDM の特性と一致することを確認した。また，3 組のパイロットを平

均して巡回遅延時間を推定することで BER の劣化は 1dB 程度に抑えられるこ

とが分かった。 
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図 4-8 提案法の BER 特性（AWGN チャネル，M=8） 
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図 4-9 巡回遅延時間に起因する位相回転と雑音振幅の関係 
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図 4-10 提案法の BER 特性（フェージングチャネル，M=8） 
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4.6 まとめ 

 

送信増幅器の消費電力削減のためOFDM信号の PAPRを低減し低演算量で知

られる TDSS-SLM 信号にサブバンド分割により必要な IFFT のポイント数を低

減することで信号生成にかかる所要演算量をさらに削減する方法を提案し，従

来 OFDM の場合と比較して PAE が 1.5 倍となる高効率により，消費電力を 2/3

に低減できることを示した。また，パイロット信号を利用して提案送信機に係

るサイド情報を受信側で推定する方法を提案し，大幅に演算量を削減できるだ

けでなく従来 OFDM と同等の受信特性を実現できることを明らかにした。 
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第５章 CAZAC イコライザを用いた

OFDM システム 
 

5.1 はじめに 

近年新たな PAPR 低減手法として Constant Amplitude Zero Auto-Correlation 

（CAZAC）イコライザ[53-56]が提案され，PAPR の低減効果が報告されている。

他方，CAZAC イコライザを無線システムに適用するには，信号の帯域幅やサ

ブキャリア間隔といったスペクトル設計やプリアンブルを含めた無線フレーム

の再設計が必要であるため，既存方式への適用は難しいことから将来システム

への適用が想定され，これまでのところ CAZAC イコライザを無線システムに

適用するための具体的な検討は行われていない。本章では，CAZAC イコライ

ザを適用した OFDM 信号（以下，CAZAC-OFDM と記す）においてシングルキ

ャリア変調と同等の PAPR が実現できることを数式により明らかにした上で，

将来システムへの適用可能性を確認するため，CAZAC イコライザを適用した

無線システムについて，必要となるスペクトル設計，無線フレーム設計および

同期系等について考察し，一例として無線 LAN のシステム諸元を満足できる

ことを示す。また，提案システムの効果として送信信号の PAPR や送信増幅器

の消費電力が削減されることを定量的に確認する他，伝送特性についても評価

し従来方式と同等の伝送速度および通信品質が実現可能であることを示す。 
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5.2 CAZAC イコライザ 

 

図 5-1 に CAZAC-OFDM を用いた提案送信機の構成を示す。CAZAC 系列は

定振幅性と良好な自己相関特性を有することが知られ，LTE 等の無線システム

のプリアンブルに使用されている。代表的な CAZAC 系列の 1 つである

Zadoff-Chu 系列 ckは次式で与えられる。 

 

ܿ௞ ൌ ൝	݁
ೕഏೖమ

ಽ
;	௅	௜௦	௘௩௘௡

	݁
ೕഏೖሺೖశభሻ

ಽ
;	௅௜௦	௢ௗௗ

, …………………………………………………………(5-1) 

 

ここで，L は系列長であり，ܮ ൌ ܰଶのように選ぶことにする。CAZAC-OFDM

信号は，入力信号ベクトル Xに対して CAZAC 系列に基づく係数行列が乗算さ

れた結果を入力信号として，通常の OFDM 信号生成処理を行うことで生成され

る。 

 

 

 

図 5-1 CAZAC-OFDM 送信機の構成 
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入力信号ベクトル Xを次式のように表現すると， 

 

ࢄ ൌ ൦

ܺ଴
ଵܺ
⋮

ܺேିଵ

൪……………………………………………………………………(5-2) 

 

CAZAC イコライザ出力 Pは，行列形式で次式のようにあらわされる。 

 

ࡼ ൌ  (5-3)…………………………………………………………………………ࢄࡹ

 

ここで，Mは Zadoff-Chu 系列に基づく（N×N）の CAZAC イコライザの係数行

列であり次式で与えられる。 

 

ࡹ ൌ ൦

ܿ଴ ܿଵ … ܿேିଵ
ܿே ܿேାଵ … ܿଶேିଵ
⋮ ⋮ ⋱ ⋮

ܿሺேିଵሻே ܿሺேିଵሻேାଵ … ܿேమିଵ

൪………………………………………(5-4) 

 

従って，CAZAC イコライザ出力 Pの要素 Pn は次式のように表わされる。 

 

௡ܲ ൌ ෍ ܿ௞ା௡ே ∙ ܺ௞

ேିଵ

௞ୀ଴

 
 

ൌ ෍ ݁
௝గሺ௞ା௡ேሻమ

௅

ேିଵ

௞ୀ଴

∙ ܺ௞ ………………………………………………………(5-5) 

 

CAZAC イコライザ出力 Pに対して IFFT を施すことにより，次式で表わされる

CAZAC-OFDM 信号 Sn が得られる。 

 

ܵ௡ ൌ ෍ ௜ܲ

ேିଵ

௜ୀ଴

∙ ݁
௝ଶగ௜௡
ே   
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ൌ ෍ ൝෍ ݁
௝గሺ௞ା௜ேሻమ

௅

ேିଵ

௞ୀ଴

∙ ܺ௞ൡ

ேିଵ

௜ୀ଴

∙ ݁
௝ଶగ௜௡
ே   

ൌ ෍ ݁
௝గ௞మ
௅ ൝෍ ݁

௝ଶగ௜ሺ௞ା௡ሻ
ே

ேିଵ

௜ୀ଴

∙ ݁௝ଶగ௜
మ
ൡ

ேିଵ

௞ୀ଴

∙ ܺ௞  

ൌ ෍ ݁
௝గ௞మ
௅ ൝෍ ൜െ݁

௝ଶగሺ௞ା௡ሻ
ே ൠ

௜ேିଵ

௜ୀ଴

ൡ

ேିଵ

௞ୀ଴

∙ ܺ௞ ……………………………………(5-6) 

 

ここで，等比級数の和の公式より 

 

෍൜െ݁
௝ଶగሺ௞ା௡ሻ

ே ൠ
௜ேିଵ

௜ୀ଴

ൌ ቐܰ;െ݁
௝ଶగሺ௞ା௡ሻ

ே ൌ 1	

0;	െ݁
௝ଶగሺ௞ା௡ሻ

ே ് 1

 …………………………………(5-7) 

 

が成り立つ。さらに， 

 

െ݁
௝ଶగሺ௞ା௡ሻ

ே ൌ 1  

 

となるのは，l を 0 以上の整数とすると 

 

ሺ݇ߨ2 ൅ ݊ሻ
ܰ

ൌ ሺ2݈ ൅ 1ሻ(5-8)…………………………………………………… ߨ 

 

k，n は共に 0 以上(N-1)以下の整数であることから， 

 

0 ൑
ሺ݇ߨ2 ൅ ݊ሻ

ܰ
൑ ߨ4 െ

ߨ4
ܰ
ൎ  (5-9)………………………………………… ߨ4
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(5-8)式および(5-9)式を満足するのは 

 

ሺ݇ߨ2 ൅ ݊ሻ

ܰ
ൌ ,ߨ  (5-10)……………………………………………………… ߨ3

݇ ൅ ݊ ൌ
ܰ
2
,
3ܰ
2

 ………………………………………………………(5-11) 

 

従って，(5-7)式が 0 以外の値を取るのは， 

 

ሺ݇ ൅ ݊ሻ݉݀݋ሺܰሻ ൌ
ܰ
2

 ……………………………………………………(5-12) 

 

を満足する場合だけである。ここで，݉݀݋ሺܰሻは法 N での演算であることを示

す。以上より，CAZAC-OFDM 信号の時間波形 Sn は次式のように表わされる。 

 

ܵ௡ ൌ ܰ ∙ ݁
௝గቆቀேଶି௡ቁ௠௢ௗሺேሻቇ

మ

௅ ∙ ܺ
ቀேଶି௡ቁ௠௢ௗሺேሻ

  

ൌ ܰ ∙ ܿ
ቀேଶି௡ቁ௠௢ௗሺேሻ

∙ ܺ
ቀேଶି௡ቁ௠௢ௗሺேሻ

 ……………………………(5-13) 

上式で，Xi の係数項の振幅は N であることから， Sn の PAPR は元の入力信

号 Xiと同じシングルキャリア相当となることは明らかである。図 5-2 に QPSK

および 16QAM 信号に対する CAZAC イコライザ出力のコンスタレーションを

示す。変調方式の信号振幅の種類と同じ数の同心円が観測されることが確認で

きる。一方，図 5-1 の IFFT 入力は通常の OFDM では各サブキャリアの入力信

号に相当するが，(5-5)式より CAZAC イコライザ出力である Pk は同じシンボル

内で送信される N 個の入力信号 Xi全ての 1 次結合で表わされる。このことは，

各サブキャリアの信号は信号帯域全体に拡散されることを示している。 
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(a) QPSK             (b) 16QAM 

図 5-2 CAZAC イコライザ出力のコンスタレーション 
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5.3  CAZAC イコライザを用いた OFDM システムの概要 

CAZAC イコライザを適用し，無線 LAN のシステム諸元を満足する無線シス

テムの実現可能性を示すため，本節ではまず現行の無線 LAN 規格に対して必

要な変更点について整理した上で，必要なスペクトル設計・無線フレーム設計，

同期系の動作等について考察する。図 5-3 に検討の前提となる CAZAC-OFDM

を用いた無線システムの受信機構成を示す。送信側では IFFT 前の１次変調後

の信号にプレコーディングを施す点が通常の OFDM と異なるが，これに対応し

た処理として，受信側では FFT 後にプレコーダの逆特性を有するデコーダを配

置する。 

 

 

 

図 5-3 CAZAC-OFDM 受信機の構成 
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5.3.1 スペクトル設計 

図 5-4 に提案法および従来無線 LAN におけるサブキャリア配置を示す。従来

無線 LAN においては，信号帯域の外側の数サブキャリアをヌルサブキャリア

とする（信号伝送に使用しない）ことにより，簡易な送信フィルタで既定の送

信スペクトルマスクを満足している。これに対し，提案する CAZAC-OFDM シ

ステムでは，前述したようにスペクトルが信号帯域全体に広がってしまう。こ

のため，本論文では，送信スペクトルマスクを遵守するために，送信信号帯域

を狭帯域化する方法を提案する。即ち，信号の帯域幅を 20MHz⇒16MHz に圧

縮し，上下 2MHz をガードバンドとすることでスペクトルマスクを満足する。

これは，従来信号スペクトルの上下周波数にそれぞれヌルサブキャリアを配置

しているのと等価な処理と考えることができる。これにより，従来と同様ウィ

ンドウ処理[1][10]程度の簡易な帯域外抑圧フィルタで送信スペクトルマスクを

満足できる。一方，信号の帯域幅圧縮に伴い，信号の伝送レートが低下するこ

とが懸念されるが，CAZAC イコライザの使用により全てのサブキャリアを信

号伝送に使用可能となるため，従来ヌルサブキャリアとして使用されていたサ

ブキャリア数と同数だけデータサブキャリア数を増加することができる。即ち，

データサブキャリア数を従来の 48 から，パイロットサブキャリアを除く 60 と

することができ，完全に従来と同じ信号伝送速度を維持することができる。 
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図 5-4 提案法および従来無線 LAN におけるサブキャリア配置 
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表 5-1 提案システムでの主なパラメータ変更箇所 

パラメータ 変更ポリシー 従来無線 LAN 提案システム 

サンプリング

レート 

送信スペクトルマスク

を満足するよう帯域幅

を狭める 

20MHz 16MHz 

シンボル周期 サンプリングレートの

逆数に比例（FFT ポイ

ント数は 64 で維持） 

4μsec 5μsec 

ガードインタ

バル長 

サンプリングレートの

逆数に比例（16 サンプ

ル） 

0.8μsec 1μsec 

データサブキ

ャリア数 

ヌルサブキャリアをデ

ータサブキャリア化 

48 60 

パイロットサ

ブキャリア数 

 4 4 

データ伝送速

度@64QAM 

データ伝送速度は変更

前と同じ 

72Mbit/sec 72Mbit/sec 

サブキャリア

間隔 

シンボル周期の逆数 250kHz 200kHz 
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5.3.2 無線フレーム設計 

図 5-5 に提案する無線フレームフォーマット例を示す。フレーム全体に

CAZAC イコライザを適用すると，タイミング同期（即ち FFT ウィンドウの検

出）や AFC（Auto Frequency Control; 自動周波数制御）によるキャリア周波数

同期，周波数選択性フェージングを補償するための FDE（Frequency Domain 

Equalization; 周波数領域等化）が適用できなくなる。このため，従来の無線 LAN

と同様に，ショート／ロングプリアンブルを配置した上で，これらのプリアン

ブル信号には CAZAC イコライザを適用しないこととした。これにより

CAZAC-OFDM に対しても従来通りの各種同期系信号処理が利用可能となる。

なお，プリアンブルの信号波形として PAPR が小さい信号を使用していること

から CAZAC イコライザを適用しないことによる影響は小さいと考える[11]。

FDE については，CAZAC-OFDM では全てのサブキャリアを信号伝送に使用す

るため，リファレンスとして使用することになるロングプリアンブルを変更し，

従来ヌルサブキャリアとしていたサブキャリアについても信号を配置する必要

が生じる。なお，FDE の信号処理そのものは従来のまま適用可能である。さら

に，パイロットを用いたキャリア位相のトラッキングについては，受信側で

CAZAC デコーダ処理後にパイロット信号の位相変化をトラッキングすること

で位相補正は可能である。ただし，トラッキングにおける特性向上のために使

用される平均化処理については，4 パイロットサブキャリア間での平均化は従

来通り使用できるが，時間軸方向の平均化については(5-13)式が示すように信号

伝送時と CAZAC デコーダ出力とで信号の並び順が変わってしまうため，順序

の並べ替え等の対策が必要になる。 
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図 5-5 提案する無線フレーム構成例 

 
  



84 

5.4 特性評価 

提案 CAZAC-OFDM システムの各種性能・特性を確認するため，前節までの

設計パラメータに基づきシミュレーションによりこれらを評価した。表 5-2 に

シミュレーション評価で使用した共通諸元を示す。なお，フェージングのパラ

メータ（最大ドップラ周波数 fD，遅延分散 τ）はシンボル周期 Tsで規格化した

値で示している。 

 

表 5-2 シミュレーション諸元 

Number of Subcarriers 

(IFFT size: N) 

64 [Data: 60, Pilot: 4] 

(64) 

Sampling Rate 16MHz 

Symbol Period Ts 5μsec 

Guard Interval 1μsec 

Modulation 16QAM 

Filtering for Single Carrier Root Nyquist (α=0.5) 

Channel Model 

AWGN 

Flat Rayleigh Fading 

- Doppler Frequency(fDTs): 7.5×10-5 

18-Ray Rayleigh Fading 

 with Exponential Decay Profile 

- Doppler Frequency(fDTs): 7.5×10-5 

- Delay Spread(߬/Ts): 2×10-2 
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5.4.1 PAPR および PAE 特性 

 

5.2 節で示したように提案法の時間波形は，従来 OFDM のようなダイナミッ

クレンジの大きいランダムな信号ではなく，シングルキャリア信号を位相回転

させたものとなるため，CAZAC-OFDM 信号の PAPR 特性はシングルキャリア

と同等になると予想される。ここでは隣接するサンプル点の間で信号振幅のピ

ークが発生する可能性を考慮し，4 倍オーバサンプルして評価を行った。図 5-6

に変調方式を QPSK とした時の CAZAC イコライザ出力での信号振幅の時間変

化例を示す。4 サンプル毎に一定の信号振幅を取る一方で，過渡応答で 2 倍を

超える大きなピーク振幅が生じていることが分かる。以上の結果より，5.2 節で

証明した通りサンプル点では一定値を取り PAPR の改善効果はあるものの，サ

ンプル点間の時間波形の過渡応答については想定以上に変動が大きく，シング

ルキャリアの PAPR からは大きな乖離が生じることが判明した。 

 

 

 

図 5-6 4 倍オーバサンプル時の CAZAC イコライザ出力での信号振幅の時間変

化例（QPSK） 
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そこで，これを解決するために図 5-1 の IFFT 出力での時間波形の過渡応答を

クリッピングによって抑えることで，PAPR の増大を抑える方法について検討

した。図 5-7 にクリッピングの有無による提案法の PAPR 特性を従来 OFDM お

よびシングルキャリアと共に示す。クリッピングの効果により大幅に PAPR が

改善され，クリッピングレベルを 16QAM の最外縁信号点の振幅に設定するこ

とで，ほぼシングルキャリアと同等の特性が実現できた（図中の▲印）。なお，

クリッピングレベルの設定に関しては，16QAM の最外縁信号点の振幅を基準

とし，その 80～70%まで変化させたところ，クリッピングレベルを下げるほど

PAPR は改善するが，次節で詳述するが，帯域外スペクトル放射は増大するこ

とも分かった。従って，クリッピングレベルを 16QAM の最外縁信号点の振幅

に設定することで PAPR を抑圧しつつクリッピングにより生じる帯域外放射を

抑えられることになる。表5-3にCCDF1%点でのPAPR，従来OFDMからのPAPR

改善効果および PAE の値をまとめる。クリッピングをしない場合でも

CCDF=1%点において 2dB 程度の PAPR 改善効果はあるが，クリッピングを適

用することで改善効果は倍増し，提案法における PAPR はシングルキャリアと

比較して 0.3dB しか増加しない良好な特性を実現できることが分かった。これ

により，送信 PA は従来の OFDM 送信機と比較して約 1.9 倍の高効率である 30%

超の高い PAE で動作することができる。このため，消費電力は従来 OFDM と

比較して大幅に削減される。送信電力 10mW を仮定した場合の送信 PA[13]の消

費電力の低減効果を表 5-3 に併記する。消費電力は従来 OFDM 送信機より約

28mW 低減できることが分かる。 
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図 5-7 CAZAC-OFDM 信号の PAPR 特性 

 

 

表 5-3 PAPR, PAE および提案送信機の送信電力増幅器の消費電力 

Waveform 
(16QAM) 

PAPR [dB] 
@CCDF=1% 

PAPR Reduction 
[dB] 

PAE 
[%] 

Power Consumption 
@PTx:10mW [mW] 

CAZAC-OFDM 
w/ clipping 

5.9 3.9 31.4 31.8 

CAZAC-OFDM 
w/o clipping 

7.8 2.0 23.5 42.6 

Single Carrier 5.6 4.2 33.1 30.2 

Conv. OFDM 9.8 - 16.8 59.5 
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5.4.2 帯域外スペクトル放射 

 

本節では，提案システムの送信機が無線 LAN の送信スペクトルマスクを満

足するかを確認するため，送信スペクトルについて詳細を評価するが，CAZAC

イコライザ適用による送信スペクトルへの影響と前節で述べたクリッピングに

よる帯域外スペクトル放射の増加を区別して議論するために，まずクリッピン

グを行わない場合について議論し，その後クリッピングを導入時の結果につい

て詳細に述べる。 

図 5-8 にクリッピングしない場合の CAZAC-OFDM の送信スペクトルを満足

すべき送信スペクトルマスクと共に示す。なお，送信フィルタ（LPF）の適用

を想定し，ここでは一例として遷移時間が 125nsec（＝2 サンプル時間）の窓関

数を使用した。CAZAC イコライザの導入に伴ったサンプリングレートの変更

により，設計通りのスペクトル形状を実現できているものの，提案法の信号ス

ペクトルはそのままでは所定の送信スペクトルマスクを満足できないことが分

かる。しかしながら，従来無線 LAN で使用されているのと同等の簡易な LPF

の適用により満足できることが確認できた。 
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(a) w/o LPF 

 

 

(b) w/LPF 

図 5-8 クリッピングしない場合の CAZAC-OFDM の送信スペクトル 
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次に，クリッピング時の送信スペクトルについて議論する。図 5-9 に LPF を

適用しない場合のクリッピングレベルの異なる条件での送信スペクトルを示す。

なお，クリッピングレベルは(a)16QAM の最外縁信号点振幅（基準レベル），(b)

基準レベルの 80%，(c)基準レベルの 70%の３種類とした。図 5-9(a)から分かる

通り，クリッピングレベルを 16QAM の最外縁信号点振幅（より大きい値）に

設定した場合，PAPR は低減されるにも拘らず送信スペクトルに歪は発生せず，

クリッピングなしの場合と同等の送信スペクトルとなることが確認できた。こ

れは，文献[16]～[20]に記載の Clipping & Filtering 技術と大きく異なる利点であ

る。図 5-6 に示したように，サンプル点での信号振幅は一定値を取ることから，

クリッピングされているのはサンプル点間の過渡応答のみであることが理由と

考えられる。クリッピングレベルを 16QAM の最外縁信号点振幅より下げると，

送信スペクトルは図 5-9(b)，(c)のようになり，Clipping & Filtering 技術と同様ク

リッピングの非線形処理による歪が発生し帯域外漏洩が増大することが分かる。 

最後に，総合特性としてクリッピングレベルを 16QAM の最外縁信号点振幅

に設定し，LPF を適用した場合の送信スペクトルを図 5-10 に示す。クリッピン

グなしの場合と同等の送信スペクトルに対して LPF を適用しているため，ほぼ

図 5-8(b)と同じスペクトルが確認でき，所定の送信スペクトルマスクも満足で

きる。以上から，提案した CAZAC-OFDM 信号において設計通りの送信スペク

トルが実現できることを確認した。  
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(a) クリッピングレベル：16QAM の最外縁信号点振幅 

 

 

(b) クリッピングレベル：16QAM の最外縁信号点振幅の 80% 
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(c) クリッピングレベル：16QAM の最外縁信号点振幅の 70% 

図 5-9 クリッピングレベルによる送信スペクトルの比較 
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図 5-10 提案システムの送信スペクトル 

（LPF あり，クリッピングレベル：16QAM の最外縁信号点振幅） 
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5.4.3 ビット誤り率特性 

図 5-11 に AWGN チャネルでの提案法の BER 特性を示す。CAZAC-OFDM の

BER 特性は，従来 OFDM の特性とほぼ一致することが確認できた。また，図

5-12 にフェージングチャネルでの提案法の BER 特性を示す。フェージングチ

ャネルとしては，フラットレーリーフェージングおよび周波数選択性チャネル

である 18 波指数減衰型レーリーフェージングの 2 つのモデルを想定した。フラ

ットフェージングチャネルについては，AWGN チャネルの場合と同様，提案法

の BER 特性は従来 OFDM の特性とほぼ一致することが確認できた。これに対

し，周波数選択性チャネルでは，提案法における BER 特性は従来 OFDM より

グラフの傾きが急峻な優れた特性を示すことが分かった。従来 OFDM では周波

数選択性によりチャネルの周波数特性のヌルがサブキャリアの配置と被っても，

単なるレベル変動に見えるためフラットフェージングの場合とグラフの傾きが

ほぼ同じになる。これに対して，提案する CAZAC-OFDM では CAZAC イコラ

イザの効果により各サブキャリアの信号が信号帯域内全体に分散して送信され

るため，周波数選択性フェージングにより特定の周波数成分が欠落してもダイ

バーシチ効果により劣化が救済されたためと考えられる。以上のことから，提

案法は特に追加回路なしでもダイバーシチ利得を得ることができる優れた方式

であることが分かった。 
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図 5-11 提案システムの BER 特性（AWGN チャネル） 
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図 5-12 提案システムの BER 特性（フェージングチャネル） 
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5.5 まとめ 

本論文では CAZAC イコライザを無線 LAN に適用するシステムを提案し，ス

ペクトル設計や無線フレーム設計について考察し，現行の無線 LAN 規格を一

部変更するだけで信号伝送速度を維持しつつ CAZAC イコライザの適用が可能

であることを述べた。加えて，上記設計に基づいて消費電力削減効果や通信品

質をシミュレーションにより評価することで CAZAC イコライザの有効性を確

認した。即ち，CAZAC-OFDM はシングルキャリアと同等の PAPR を実現する

ことができ，従来 OFDM の場合と比較して送信増幅器の消費電力をほぼ半減で

きること。また，CAZAC-OFDM は周波数選択性チャネルにおけるダイバーシ

チ利得が得られる伝送特性としても有利な方式であることを示した。前述した

ように，消費電力低減の要請はバッテリ駆動が前提となる端末においてより顕

在化する。今後は，携帯端末への CAZAC イコライザの適用についてシステム

的な観点から検討していきたい。 
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第 6 章 結論 
 

6.1 本論文の成果 

 

本論文では，OFDM 信号の PAPR を低減するための技術として，(1)キャリア

方式を変更せずに既存システムに適用可能な技術と，(2)新方式への適用を前提

とし将来システムへの適用を想定した技術についてそれぞれ技術提案を行い，

シミュレーションによる性能評価により具体的に以下のような成果を得ること

ができた。 

・予め設定した閾値を基に，OFDM 信号を閾値に相当する振幅の“定振幅信

号”と，元 OFDM 信号から定振幅信号を減算した“残差信号”に分解し別々に伝

送する「分離送信技術」を提案し，送信増幅器全体での消費電力低減効果を定

量的に示すと共に，静的なチャネルにおける MIMO 基本動作を確認し提案法に

MIMO を適用できることを示した。同時に，受信側での非常に簡易な雑音除去

処理を行うことで通信品質を向上でき，従来 OFDM と同等以上の誤り率特性を

実現できることを示した。 

・比較的大きな PAPR 改善効果を有する SLM 技術のうち，送信側での所要演

算量が小さい方式として知られる TDSS-SLM に対して，サブバンド分割の適用

により所要の IFFT のポイント数を削減することで所要演算量をさらに削減し

た「低演算量信号生成技術」と，パイロット信号を利用して提案送信機に係る

サイド情報を受信側で推定する「低演算量復調技術」を提案し，大幅な演算量

の削減効果に加え，通信品質として従来 OFDM と同等の誤り率特性を実現でき

ることを明らかにした。 

・シングルキャリアと同等の PAPR 特性を実現可能な CAZAC イコライザの

無線システムへの適用を検討するため，一例として無線 LAN への適用システ

ムを提案して，スペクトル設計や無線フレーム設計について考察した結果，現

行の無線LAN規格を一部変更するだけで信号伝送速度を維持しつつCAZACイ

コライザの適用が可能であることを述べた。加えて，提案システムにおける消
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費電力削減効果や通信品質をシミュレーションにより評価することで CAZAC

イコライザの有効性を確認した。即ち，送信増幅器の消費電力削減効果に加え，

周波数選択性チャネルにおけるダイバーシチ利得が得られる伝送特性としても

有利な方式であることを示した。 

 

本論文では，上記の提案技術はいずれも PAE を 1.5 倍から 2 倍程度改善でき

ることを明らかにした。これは送信増幅器の消費電力を半減できることを意味

しており，高い有効性を有することが確認できた。前述したように，消費電力

低減の要請はバッテリ駆動が前提となる端末においてより顕在化する。また，

いずれの提案方式においても適切なフィルタを適用することで，高い PAPR 低

減効果を毀損することなく，周波数利用効率を低下させるような帯域外への不

要放射が抑えられることも確認した。さらに，通信品質の観点からも，提案法

はチャネルモデルにかかわらず従来 OFDM と比較して同等以上の通信品質が

実現できることを確認した。 
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6.2 今後の検討課題 

 

本学位論文においては，過去の検討文献も多く実現も容易であったため特性

評価には無線 LAN のシステム諸元を用いてきた。一方，市中の無線 LAN 製品

においては，現状の技術で基地局／端末とも OFDM 送信が実現されており特性

評価の条件としては必ずしも適切ではないと考えている。このため，携帯端末

（LTE）のシステム諸元での評価が必要である。 

また，さらなる特性改善に向けて，第３章で述べた分離送信技術においては，

定振幅信号では雑音除去技術による S/N 向上が可能であるため，MIMO 適用時

の運用にさらなる工夫が可能と考えている。具体的には，固有値の小さいチャ

ネルに定振幅信号を割り当てる，あるいは送信電力に重み付けする等の方法で

残差信号により多くの電力を配分することで通信品質を向上できる余地がある

と考えており，そのための技術検討（プレコーディング，サイド情報推定法）

を進める必要があると考えている。また，MIMOチャネルの適用を検討する際，

チャネルモデルとして理論解析がし易い“見通し環境”でのMIMOモデルにより

検討を行ったが，今後は反射・散乱波を利用した見通し外環境での現実的な

MIMO 環境での評価を進める必要がある。また，第５章で述べた CAZAC イコ

ライザ技術については，本論文では無線 LAN の仕様を一例としてシステムへ

の適用を検討しその実現可能性について示すことができたが，あくまでフィー

ジビリティスタディの域を出ていないため，実際にシステム性能を最適化する

観点からは誤り訂正符号やインタリーバ等のシステム設計を見直す必要がある。 
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