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第1章 序論

1.1 本研究の背景

本論文で扱う状態量とは，(i)観測値からは直接得ることのできないシステム内部の状態

量（例：加速度や速度）または，(ii)外乱などの影響により汚された所望信号（例：音声信

号や元画像など）を指す．これら状態量を直接得ることは稀であり，観測値に含まれる状

態量を抽出する手法は様々なアプリケーションへの応用においても非常に重要である．

状態量を何らかの数学的手法を用いて推定する問題を状態量推定問題と呼ぶ．カルマン

フィルタ [1]はこの問題を解く手法の 1つであり，状態量の時間変化を表した状態方程式

と状態量が外乱により汚され観測される過程を表した観測方程式により定式化された状態

空間モデルを構成することにより状態量を推定する．

状態量の時間変化が各時刻間において相関を有する場合，一般的に状態量の時間変化は

自己回帰 (AR:Auto Regressive)モデルを用いて表現され，自己回帰係数 (AR係数)を算出す

ることにより状態方程式を構成する．ここで，ARモデルに用いる次数 (AR次数)の決定問

題が生じる．即ち，AR次数が AR係数の推定精度を決定づけるため，誤った次数を設定

した場合，最終的に得られる状態量の推定精度が劣化する．また状態量の性質によっては

AR係数そのものの算出が困難な場合がある．

この問題点に対して田邉らは，雑音抑圧のためのARモデルを用いない有色駆動源を用

いた状態量推定方法 [3]（以降，雑音抑圧法と呼ぶ）を提案した．これは文字通り，ARモ

デルを用いない代わりに状態方程式の駆動源に状態量と相関をもつ物理量を用いることで，

状態量の時間変化を表している．ARモデルを用いないことにより，AR次数の決定問題が

解決されAR係数の算出も必要がないため，計算コストが削減されているものの，推定さ

れる状態量についての議論がなされてこなかった．

そこで本研究では雑音抑圧法が最小分散推定法 [2]に帰着されることを示す．また，こ

の雑音抑圧法をMIMO MC–CDMA通信方式におけるチャネル推定法および自動カラオケ

3



音源生成システムに応用した手法について議論する．

1.2 論文の構成

本論文の構成は次のとおりである．2章では，状態量の時間変化をARモデルを用いて定

式化した場合におけるカルマンフィルタによる状態量推定を述べ，その問題点を示す．そ

して問題点を解決すべく，田邉らが提案した雑音抑圧法について述べた後に，この手法の

状態空間モデルの構造に着目することにより，雑音抑圧法が最小分散推定法に帰着される

ことを示す．3章では，MIMO MC–CDMA通信方式に対するチャネルゲイン推定法として

雑音抑圧法を応用した手法を提案する．提案手法により推定されたチャネルゲインの推定

精度は，移動体の移動速度に依存せずまた，少ない演算量で推定が可能なことを示す．4章

では，雑音抑圧法を用いた自動カラオケ音源生成手法を提案する．提案手法はステレオの

カラオケ音源がリアルタイムで生成可能なことを示す．
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第2章 状態空間モデルを用いた状態量推
定問題

2.1 緒言

本章では，状態空間モデルを用いた状態量推定問題について述べる．

2.2 ARモデルとカルマンフィルタを用いた状態量推定

本章では，状態量をARモデルで定式化しカルマンフィルタを用いて状態量を推定する

手法について述べる．

ARモデルとカルマンフィルタを用いた状態量推定は以下の Stepによって実行される．

Step1では，時間変動する状態量をARモデルで定式化した後にAR係数を算出する．Step2

では，Step1で算出されるAR係数を用いた状態空間モデルに対して，カルマンフィルタ理

論を適用することで逐次的に状態量を推定している．

2.2.1 問題設定

以降の議論のために，クリアな音声信号 d(n)に雑音 v(n)が加わった観測信号 y(n)を以下

y(n) = d(n) + v(n) (2.1)

のように定義し，観測信号からクリアな音声信号のみを推定する問題 [4]を考える．ここ

で，雑音は白色ガウス雑音を仮定し平均値と分散値はそれぞれ E [v(n)] = 0，E
[
v2(n)
]
= σ2

v

とする．

5



2.2.2 Step1:ARモデルを用いた状態量の定式化

音声信号 d(n)をARシステムでモデル化すると

d(n) =
Lc∑
ℓ=1

αℓd(n − ℓ) + e(n) (2.2)

のように与えられる．ここでαℓ(n)は，ℓ次AR係数，LcはAR次数，及び e(n)は駆動源 (予

測誤差)で白色信号とする．

次にAR係数は，式 (3.10)の予測誤差 e(n)の平均二乗誤差を最小にするという基準を用

いて算出すれば


R(0) R(1) · · · R(Lc − 1)
R(1) R(0) · · · R(Lc − 2)
...

...
. . .

...

R(Lc − 1) R(Lc − 2) · · · R(0)



α1(n)
α2(n)
...

αLc(n)

 =


R(1)
R(2)
...

R(Lc)

 (2.3)

と表すことができる．ここでR(ℓ−k)は音声信号の自己相関関数であり，E [d(n − k)d(n − ℓ)]

と定義される．

2.2.3 Step2:カルマンフィルタを用いた状態量推定

図 2.1: 従来手法の状態空間モデル

本節では Step1で求めたAR係数を用いて状態方程式と観測方程式からなる状態空間モ

デル (図 2.1)を構成し，この状態空間モデルに対してカルマンフィルタ理論を適用するこ

とで，逐次的にクリアな音声信号を推定する手法について説明する．
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Lc次元状態ベクトル xc(n)は，n時刻から Lサンプル過去の音声信号を並べたものとし

xc(n) = [d(n), d(n − 1), · · · , d(n − Lc + 1)]T (2.4)

のように定義される．

状態方程式は，音声信号の時間変動をAR係数を用いて表すので，式 (3.10)を用いて

[状態方程式] xc(n + 1) = Φcxc(n) + gcδc(n + 1) (2.5)

のように与えられる．ここで，Step1で求めたAR係数を用いて Lc × Lc行列の状態遷移行

列Φc は以下のように定義される．

Φc =

 α1, · · · , αLc−1 αLc

I(Lc−1) |0(Lc−1)×1

 (2.6)

また，Lc次元駆動源ベクトル gc，駆動源 δcは以下のように定義される．

gc = [1, 0, 0, · · · , 0]T

δc(n) = e(n)

 (2.7)

次いで観測方程式は，クリアな音声信号 d(n)が雑音 v(n)の影響を受け劣化する過程を表

したものであり，式 (2.1)を用いることで，次式のような観測方程式を得る．

[観測方程式] yc(n) =mT
c xc(n) + εc(n) (2.8)

ここで Lc次元観測ベクトルmc(n)，観測雑音 εc(n)を

mc = [1, 0, 0, · · · , 0]T

εc(n) = v(n)

 (2.9)

と定義している．

駆動源 δc(n)は白色信号でかつ，状態ベクトル xc(n)は駆動源と観測雑音 εc(n)とは無相

関という条件のもとで，式 (2.5)と式 (2.8)をカルマンフィルタ理論に適用することにより，

逐次的にクリアな音声信号 d(n)を推定している．表 2.1に推定アルゴリズムを示す．

2.2.4 ARモデルを用いたカルマンフィルタ手法の問題点

ここで，ARモデルを用いたカルマンフィルタ手法の問題点について述べる．この手法

は，音声信号の時間変動をARシステムで与えているため，AR次数決定に起因するAR係
7



表 2.1: ARモデルとカルマンフィルタを用いた雑音抑圧アルゴリズム

[Initialization]
x̂c(0|0) = 0, Pc(0|0) = ILc

Rδc(n)[i, j] =

E
[{
y(n) −∑Lc

ℓ=1 αℓd(n − ℓ)
}2]
− σ2

v (i, j = 1)

0 (other)
rϵc(n) = σ2

v

[Iteration]
1.Pc(n + 1|n) = ΦcPc(n|n)ΦT

c + Rδc(n + 1)

2.kc(n + 1) =
{
Pc(n + 1|n)mT

c

}
·
{
mcPc(n + 1|n)mT

c + rϵc(n + 1)
}−1

3.x̂c(n + 1|n) = Φcx̂c(n|n)
4.x̂c(n + 1|n + 1) = x̂c(n + 1|n) + kc(n + 1) ·

{
yc(n + 1) −mT

c x̂c(n + 1|n)
}

5.Pc(n + 1|n + 1) =
{
I − kc(n + 1)mT

c

}
Pc(n + 1|n)

6.n = n + 1 go back 1.

数精度劣化という問題が発生する．それゆえ，信頼性の低いAR係数を式 (2.5)の状態方程

式に用いた場合，音声信号の推定精度が劣化してしまう．また本章では音声信号をARモ

デルで表したが，問題によってはAR係数の算出が困難な場合が存在する．詳細は 3章で

述べることとする．

そこで次章では，ARシステムのコンセプトを必要としない状態量推定法について述べる．

2.3 有色駆動源カルマンフィルタを用いた雑音抑圧法

本節では，状態量の変化をARモデルを用いて定式化せず，有色駆動源と呼ばれる，駆

動源と状態量とが相関をもつカルマンフィルタ [3]を用いた状態量推定法 (以降，雑音抑圧

法と称する)について説明する．

雑音抑圧法における Lp次元の状態ベクトルを

xp(n) =
[
d(n), d(n − 1), · · · , d(n − Lp + 1)

]T
(2.10)

と定義したとき，音声信号のみで状態方程式を表わすと

[状態方程式] xp(n + 1) = Φpxp(n) + gpδp(n + 1) (2.11)
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となる．ここで，Lp × Lp行列の状態遷移行列Φp，Lp次元駆動源ベクトル gpおよび，駆動

源 δp(n + 1)は以下のように定義される．

Φp =



0 0 · · · · · · 0
1 0 · · · · · · 0

0 . . .
. . .

...
...
. . .
. . .
. . .
...

0 · · · 0 1 0


gp = [1, 0, 0, · · · , 0]T

δp(n + 1) = d(n + 1)


(2.12)

式 (2.12)の状態遷移行列は，状態量の時間変化を 0と 1のみで構成されるシフト行列であ

る．この行列を状態ベクトルxp(n)に作用させると，時刻 nから (n − Lp + 2)までの状態量

が (n + 1)時刻における状態ベクトルに含まれるようになる．しかし，時刻 (n + 1)の状態

量は状態遷移行列の構造より，推定することができない．そこで，駆動源 δp(n + 1)に時刻

(n + 1)における状態量 d(n + 1)を置くことで状態量の変化を表している．前節の駆動源は

ARモデルの予測誤差としていたため，白色信号あることに対し，雑音抑圧法では音声信

号とするため有色信号となる.

次いで観測方程式は前節の式 (2.8)と同様に

[観測方程式] yp(n) =mT
pxp(n) + εp(n) (2.13)

となる．ここで Lp次元観測ベクトルmT
p，観測雑音 ϵp(n + 1)は次式となる．

mp = [1, 0, 0, · · · , 0]T

εp(n) = v(n)

 (2.14)

雑音抑圧法は式 (2.11)の状態方程式と式 (2.13)の観測方程式から成る状態空間モデルに対

して，カルマンフィルタ理論 [1]を用いて雑音抑圧を実行することでクリアな音声信号の

推定をする．雑音抑圧法のアルゴリズムを表 2.2に示す．

雑音抑圧法 [3]は，音声信号の時間変化を ARモデルを用いて定式化することなく表し

ている．それゆえ雑音抑圧法のメリットとして，(i)AR次数決定問題に起因する状態量の

推定精度劣化が発生せず，(ii)式 (2.12)の状態遷移行列が”0”と”1”のみで構成されることに

よる演算量の軽減が期待できる．しかし，雑音抑圧法を用いて推定された状態量について

議論がされてこなかった．次節では雑音抑圧法の理論的な裏付けをし，最終的に最小分散

推定法に帰着されることを示す．
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表 2.2: 有色駆動源カルマンフィルタを用いた雑音抑圧法のアルゴリズム

[Initialization]
x̂p(0|0) = 0, Pp(0|0) = ILp

Rδp(n)[i, j] =

E
[
y2(n)

]
− σ2

v (i, j = 1)

0 (other)
rϵp(n) = σ2

v

[Iteration]
1.Pp(n + 1|n) = ΦpPp(n|n)ΦT

p + Rδp(n + 1)

2.kp(n + 1) =
{
Pp(n + 1|n)mT

p

}
·
{
mpPp(n + 1|n)mT

p + rϵp(n + 1)
}−1

3.x̂p(n + 1|n) = Φpx̂p(n|n)
4.x̂p(n + 1|n + 1) = x̂p(n + 1|n) + kp(n + 1) ·

{
yp(n + 1) −mT

p x̂p(n + 1|n)
}

5.Pp(n + 1|n + 1) =
{
I − kp(n + 1)mT

p

}
Pp(n + 1|n)

6.n = n + 1 go back 1.

2.4 雑音抑圧法と最小分散推定法

本節では雑音抑圧法を用いて推定された状態量が最小分散推定法に帰着されることを

示す．

2.4.1 雑音抑圧法の解析

前節で述べた表 2.2における雑音抑圧アルゴリズムについて，式 (2.12)の状態遷移行列

の構造に注意しながら解析する．

まず，表 2.2手順 3.の事前推定ベクトル x̂p(n + 1|n)の第 1要素は，時刻 (n + 1)において

出力される音声信号の事前推定値 d̂(n + 1|n)である．

ここで，式 (2.12)に示した状態遷移行列Φpの構造に着目すれば，d̂(n+1|n)は時刻nにおけ

る最適推定値 x̂p(n|n)の要素は一切使われずに更新され，結果 0となる．また，x̂p(n+1|n)の

第 1要素以外は，1つ前の時刻 nで実行された結果が順次反映される．すなわち，x̂p(n+1|n)

の第 2要素は x̂p(n|n)の第 1要素となり，これは時刻 (n − 1)での最適推定値であることか

ら既知量となる．第 3要素以降も同様である．

従って，時刻毎で更新の対象となるのは，手順 4.における x̂p(n + 1|n + 1)の第 1要素の

みである．これより，x̂p(n + 1|n + 1)の更新では，x̂p(n + 1|n + 1)の第 1要素のみに着目す
10



ればよい．これは，手順 4.のカルマンゲインベクトル kp(n+ 1)の第 1要素のみを考慮すれ

ばよいことを意味する．

以上のことを踏まえると，表 2.2の雑音抑圧アルゴリズムは次のように書き換えること

ができる．

まず，事後推定ベクトル x̂p(n + 1|n + 1)における第 1要素の算出に必要な要素のみを書

き下すと

x̂p(n + 1|n + 1)[1] = x̂p(n + 1|n)[1] + kp(n + 1)[1]
{
y(n + 1) −mT

p x̂p(n + 1|n)
}

= 0 + kp(n + 1)[1] {y(n + 1) − 0}
= kp(n + 1)[1]y(n + 1)

(2.15)

となる．ここで a [i]はベクトル aの i行目の要素を指定する記号である．

次いで表 2.2手順 2.のカルマンゲインベクトル kp(n + 1)は，式 (2.15)より kp(n + 1)の

第 1要素のみに着目すると

kp(n + 1)[1] = Pp(n + 1|n)[1, 1] · {Pp(n + 1|n)[1, 1] + rϵp(n)}−1 (2.16)

のように表される．ここで A
[
i, j
]
は行列 Aの i行 j列目の要素を指定する記号である．

最後に表 2.2手順 1.の事前推定誤差共分散行列 Pp(n + 1|n)は，式 (2.16)より Pp(n + 1|n)

の 1行 1列目の要素のみに着目し，かつ Rδp(n + 1)と Qp(n + 1)の行列の構造を考慮すれば

PL(n + 1|n)[1, 1] = Ptmp[1, 1] + Rδp(n + 1)[1, 1] + Qp(n + 1)[1, 1] + QT
p (n + 1)[1, 1]

= 0 + σ2
d(n + 1) + 0 + 0

= σ2
d(n + 1)

(2.17)

と書き表すことができる．ここで Ptmp = ΦpPp(n|n)ΦT
p，σ

2
d(n + 1)は音声信号の分散値で

ある．

新たに駆動源分散値を p(n + 1)，カルマンゲインを k(n + 1)，音声信号推定値を d̂(n + 1)

とおけば，表 2.2の雑音抑圧アルゴリズムは式 (2.15) ∼ (2.17)より

1. p(n + 1) = σ2
d(n + 1)

2. k(n + 1) =
p(n + 1)

p(n + 1) + rϵp(n)
3. x̂p(n + 1) = k(n + 1)y(n + 1)

 (2.18)

のように表される．
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表 2.3: 最小分散状態推定アルゴリズム

[Initialization]
σ2

d(n + 1) = E
[
d2(n + 1)

]
, rϵp(n + 1) = E

[
v2(n + 1)

]
[Iteration]

1.p(n + 1) = σ2
d(n + 1)

2.k(n + 1) =
p(n + 1)

p(n + 1) + rϵp(n + 1)
3.̂xp(n + 1) = k(n + 1)y(n + 1)
4.n = n + 1 go back 1.

2.4.2 最小分散推定法 [2]

m次元の観測ベクトルを yとしたとき

y = Wβ + ϵ (2.19)

という形の観測ベクトルが得られたとする．ここでWは既知のm×n定数行列，βは n次元

未知確率ベクトル，ϵはm次元確率誤差ベクトルとする．また，未知確率ベクトルと確率誤

差ベクトルの共分散値をそれぞれR = E
[
ββT
]
，Q = E

[
ϵϵT
]
とする．このとき E

[
||β̂ − β||2

]
を最小にする βの推定値 β̂は

β̂ = RWT (WRWT + Q)−1y (2.20)

であり，最小分散推定法 [2]と呼ばれている．

さて，前節において議論した式 (2.18)の雑音抑圧法は，式 (2.20)で示した最小分散推定

法において観測ベクトルがスカラである場合に一致していることがわかる．それゆえ雑音

抑圧法は最小分散推定法に帰着されることが示された．

最後に式 (2.18)に示した雑音抑圧法を最小分散状態推定法と呼ぶこととし，表 2.3にア

ルゴリズムを示す．

2.5 結言

本章では，状態量をARモデルで定式化した場合における問題点とその問題の解決策と

して提案された雑音抑圧法について述べた．雑音抑圧法の状態空間モデル，特に状態遷移
12



行列に着目したとき雑音抑圧法は最小分散推定法に帰着することを示した．

次章では雑音抑圧法を無線通信におけるチャネルゲイン推定法およひ，カラオケ音源生

成手法に応用し，それぞれの手法に応用しても最終的に最小分散推定法に帰着されている

ことを示す．
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第3章 MIMO MC–CDMA通信における
チャネルゲイン推定問題への適用

本章では，雑音抑圧法 [3]をMIMO MC–CDMA通信方式に対するチャネルゲイン推定法

に応用し，チャネルゲインの推定精度が移動体の移動速度に依存しないことおよび，チャ

ネルゲイン推定に要する演算量が軽減されることを述べる．

3.1 緒言

スマートフォンの普及により，無線通信における通信トラフィックは以前と比較して大

幅に増大している．これを受け，2020年の実用化に向けて通信速度が 10Gbpsを超えるよ

うな 5G(第 5世代移動通信システム)の開発が進んでいる．ここで，高速で大容量な無線通

信を可能にする技術をいくつか列挙する．

まず CDMA(Code Division Multiple Access)[5]は，第 3世代移動通信システムで使われ

ていた通信方式である．ユーザ毎に直交する拡散符号を送信信号に付加することで，複数

のユーザが同一時に同一帯域を共有して通信が可能となる．また逆拡散処理の過程で干渉

波の成分が広帯域に拡散されることになり，干渉成分の除去が容易となる [5]．

次いでOFDM(Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [6]は，隣接する狭帯域のサブ

キャリア同士を直交させて周波数利用効率を高めることができ，また周波数選択性フェー

ジングに強い通信方式であることが知られている．また，OFDM通信方式はガードイン

ターバル (GI: Guard Interval)を付加することにより通信容量を犠牲にしつつも，マルチパ

スフェージングへの耐性を持たせることが可能なことから，無線LANや地上ディジタル放

送など無線通信の基盤技術として利用されている．さらに，OFDM通信方式に CDMA通

信方式を組み合わせたMC–CDMA(Multi Carrier–CDMA) [8]通信方式が提案されている．

一方で，通信容量の観点からは，送受信器に複数本のアンテナを用いたMIMO(Multi–

input Multi–output)システム [7]が知られており，送信アンテナ数を増加させることでシャ
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ノン・ハートレーの通信容量の限界を超えた大容量通信を可能とする [7]．

本論文では，これらの通信方式や通信システムの利点を併せ持つMIMO MC–CDMA[9]

通信方式に着目した．

さて，一般的に無線通信は空間を伝搬媒体としているため，送信信号は伝送路変動 (チャ

ネルゲイン変動)の影響を受けシンボル間干渉 (ISI: Inter Symbol Interference)が生じる．こ

れに対してOFDM変調をベースとするMIMO MC–CDMA通信方式では，伝送路の最大遅

延時間よりも長いGIを付加することにより，OFDMシンボル間の干渉を除去可能である．

しかしながら 1つのサブキャリア単位で考えると,個々のサブキャリア信号は受信側でチャ

ネルゲインに起因する振幅と位相の歪みを受けるため [10, 11]，通信品質の劣化が生じて

しまう．それゆえ，上記のような歪を補償するために，適応的にかつ適切にチャネルゲイ

ンを推定する必要がある [6]．

チャネルゲイン変動に対応し，リアルタイムにチャネルゲイン推定を行うためには，で

きるだけ直近の情報を活用し，かつ演算量を可能な限り軽減する必要がある．このような

観点から，受信側で既知な情報 (パイロット信号)[12]を定期的に送信信号へ付加すること

で，伝送効率を犠牲にしてリアルタイムにチャネルゲインを推定する手法は数多く研究さ

れている [8, 18, 19, 20, 21, 22]．その中でもMIMO–OFDM通信方式に適用されている期待

値最大化アルゴリズムを用いた手法 [18]は，高い精度でチャネルゲイン推定を可能として

いる一方で，精度を得るために多くのデータを用いた繰返し演算が必要となる．この手法

に対して，MIMO–OFDM通信のための最小二乗法を用いた手法 [19, 20]は，処理がシンプ

ルな反面，事前にチャネルの統計的情報を知る必要がある．

これらの問題を解決する一手法として，演算効率と推定精度のバランスに優れた自己回

帰 (AR: Auto Regressive)システムとカルマンフィルタ理論 [1]を用いたチャネル推定法が

挙げられる [21, 22, 8]．これらの手法は，推定対象となる各送受信アンテナ間ごとのチャネ

ルゲイン変動をARモデルで定式化した上で，チャネルゲインを推定するものである．ま

た，文献 [21, 22, 8]の提案に先立ち，文献 [23]では移動体の速度とチャネルゲインのモデ

ル化次数 (AR次数)の関係が報告されている．ただし文献 [23]ではフェージング環境下に

ある一般的な通信システムを対象としており，その適用をMIMO MC–CDMAシステムに

限定しているものではない．

さて，上記チャネルゲイン推定法は 2つの問題点
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1. チャネルゲイン変動をARモデルで定式化した上でチャネルゲイン推定を行う場合に

は，文献 [23]で示されているように，移動体の速度がその推定精度を左右する．し

かしながら文献 [21, 22, 8]ではその欠点が解決されていない．

2. MIMO MC–CDMA通信は，送受信アンテナ数の増加に伴いモデル化すべきチャネル

数も増加するため，チャネルゲイン推定に要する演算量が増加する．

を有する．

そこで本章では，雑音抑圧法を用いたMIMO MC–CDMAチャネル推定法について検討

を行い，上記の問題点を改善することを試みる．特に (1)チャネルゲイン変動の定式化方

法，(2)移動速度の変化に対するチャネルゲイン推定精度評価，(3)および送受信アンテナ

数の増加に対する演算量，について議論を行う．

本手法は，任意の送受信アンテナ間に対するMIMO MC–CDMAチャネルゲイン変動を

ARモデルを用いずに定式化した状態方程式，および上記チャネルゲインの影響を受け，か

つ回線雑音が重畳した受信信号を表す観測方程式からなる状態空間モデルを構成すること

で，チャネルゲインを推定している．

ここで本論文で使用する記号について説明する．大文字のアルファベットAは周波数領域

信号，大文字のボールド体Aは周波数領域信号のベクトル表記，大文字のカリグラフィー

体Aは周波数領域信号の行列表記，Iaは a× aの単位行列，Oa×bは a× bの零行列，E[·]は

期待値演算，a∗は aの共役複素数，AT は行列 Aの転置，AH は行列 Aのエルミート転置，

A−1は行列 Aの逆行列，∥ a ∥はベクトル aのノルム，A ⊗ Bは行列 Aと Bのクロネッカー

積，および Acと Apのように表わされる下付き文字は，それぞれ従来手法または提案手法

に用いられる記号であることを示す．

3.2 問題設定

本節では，MIMO MC–CDMA通信方式の送信信号と受信信号の生成過程について説明

する．
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図 3.1: MIMO MC–CDMA通信方式送信機ブロック図

3.2.1 送信信号の生成

図 3.1にMIMO MC–CDMA通信方式 [9]の送信機を示す．なお簡単化のために，送信ア

ンテナ数 P = 2，受信アンテナ数 Q = 2の 2 × 2MIMOシステムを想定して説明する．まず

各ユーザのデータシンボルはあらかじめQPSK(Quadrature Phase Shift Keying)などの 1次

変調が施される．MIMOシステムでは複数のアンテナを用いて通信容量を増加させる利用

方法の他に，受信信号の受信品質向上のために最大比合成ダイバーシチ [7]と呼ばれる利

用方法もある．本論文では，受信信号とチャネルゲインの複素演算のみを用いて容易に最

大比合成ダイバーシチ効果が得られる，時空間ブロック符号化 (STBC: Space–Time Block

Coding)[7]をプリコーディングとして施す．

次いで CDMA変調および OFDM変調を施すために，NU 人のユーザが送信する複数シ

ンボル (シンボル番号 ℓ = 1, 2, · · · ,Nℓ)のデータを同時に nブロック目のデータとして扱

う．nブロック目のデータシンボルはユーザごとに割り当てられた符号長 Nc の拡散符号

cU j[u](u = 0, · · · ,Nc − 1)を用いて拡散し，サブキャリア方向に配置する．p番目のアンテナ

から送信される jユーザ，nブロックにおける ℓシンボル目のデータシンボルをd(p)
j [n, ℓ]とす

ると，NU人のデータシンボルが多重化された kサブキャリア目のデータシンボルD(p)[n, k]
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図 3.2: MIMO MC–CDMA通信方式チャネルモデル

は

D(p)[n, k] =
NU∑
j=1

d(p)
j [n,floor(k/Nc)]cU j[mod(k/Nc)] k = 0, 1, · · · ,Ns − 1 (3.1)

と表すことができる．ここで Ns(= Nℓ ×Nc)はサブキャリア数，floor(·)は床関数，mod(·)は

剰余算である．

次に，チャネルゲインを推定するためにデータシンボルに付加するパイロットシンボル

S (p)[n, ℓ]は，パイロット信号用の符号長 Ncの拡散符号 cP[u](u = 0, · · · ,Nc − 1)を用いて拡

散することで得られ次式

S (p)[n, k] = s(p)[n,floor(k/Nc)]cP[mod(k/Nc)] k = 0, 1, · · · ,Ns − 1 (3.2)

のように表される．ここで s(p)[n, ℓ]は p番目送信アンテナに付加される，nブロック ℓシン

ボル目のパイロットシンボルである．

p本目のアンテナから送信される nブロック kサブキャリア目の送信シンボル T (p)[n, k]

は

T (p)[n, k] = D(p)[n, k] + S (p)[n, k] (3.3)

となる．各ブロックはNs本のサブキャリアから構成され，Ns点の逆高速フーリエ変換 (IFFT:

Inverse Fast Fourier Transform)処理によりOFDM変調されたのち，GIを付加し p本目のア

ンテナより変調信号 t(p)(n,m)が送信される．なお添え字mは nブロック内におけるサンプ

ル番号である．
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図 3.3: MIMO MC–CDMAシステム受信機ブロック図

3.2.2 受信信号の生成

図 3.2はMIMO MC–CDMA通信方式におけるチャネルのモデルを表したものである．送

信信号は n時刻の (p − q)アンテナ間における，i遅延波のチャネルゲイン {h(q,p)
i (n,m)}の影

響を受け，さらに加法性白色ガウス雑音 (AWGN: Additive White Gaussian Noise) v(q)(n,m)

が付加されて受信される．このとき図 3.3をもとに，q本目のアンテナに受信される受信信

号 y(q)(n,m)は [9]

y(q)(n,m) =
P∑

p=1

Lh−1∑
i=0

h(q,p)
i (n,m)t(p)(n,m − i) + v(q)(n,m)

q = 1, 2, · · · ,Q (3.4)

となる．ここで AWGNの v(q)(n,m)は E[v(q)(n,m)] = 0，E[{v(q)(n,m)}2] = σ2
v を満たすもの

とする．また各アンテナ間のチャネルゲイン {h(q,p)
i (n,m)}は，広義定常無相関散乱チャネル

(WSSUS: Wide-Sense Stationary Uncorrelated Scattering) [15, 23]に従うレイリーフェージン

グモデルとする．

図 3.3はMIMO MC–CDMAシステムにおける受信機を表したものである．GIを除去し

た受信信号 y(q)(n,m)は，N点の高速フーリエ変換 (FFT: Fast Fourier Transform)処理され，

受信シンボルY (q)[n, k]へ変換される．ここでY (q)[n, k]には，パイロットシンボルを含む受信

シンボル Y (q)
P [n, ℓ]とユーザのデータシンボルを含む受信シンボル Y (q)

Ui
[n, ℓ]が多重されてい
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る．それゆえそれぞれのシンボルに分離するために，データシンボル用の拡散符号 cU j[u]，

パイロットシンボル用の拡散符号 cP[u]を用いて逆拡散処理をする．逆拡散処理後のパイ

ロットシンボルを含む受信シンボル Y (q)
P [n, ℓ]は

Y (q)
P [n, ℓ] =

Nc−1∑
u=0

Y (q)[n, ℓ · Nc + u]cP[u]

=

P∑
p=1

H(q,p)
ave [n, ℓ]s(p)[n, ℓ] + V (q)

P [n, ℓ]

q = 1, 2, · · · ,Q (3.5)

ただし，H(q,p)
ave [n, ℓ]は (q − p)アンテナ間の nブロックにおける ℓシンボルに係る周波数領

域のチャネルゲイン，V (q)
P [n, ℓ]は q本目のアンテナに受信された nブロックにおける ℓシ

ンボルに係る周波数領域の雑音でありそれぞれ

H(q,p)
ave [n, ℓ] =

1
Nc

Nc−1∑
u=0

H(q,p)[n, ℓ · Nc + u]

V (q)
P [n, ℓ] =

Nc−1∑
u=0

V (q)[n, ℓ · Nc + u]cP[u]


(3.6)

のようにして得られる [9]．

チャネルゲイン推定には，式 (3.5)で与えられたパイロットシンボルを含む受信シンボル

とパイロットシンボルを用い，推定されたチャネルゲインを用いて等化処理を経ることで

送信信号が復元される．

以後の議論のために Q次元受信信号ベクトルYP[n, ℓ]を

YP[n, ℓ] =
[
Y (1)

P [n, ℓ],Y (2)
P [n, ℓ], · · · ,Y (Q)

P [n, ℓ]
]T

(3.7)

と定義したとき，式 (3.5)は

YP[n, ℓ] = S[n, ℓ]Have[n, ℓ] + VP[n, ℓ] (3.8)

と表現できる．ここでQ×QPパイロットシンボル行列S[n, ℓ]，QP次元チャネルゲインベ

クトルHave[n, ℓ]，Q次元AWGNベクトルVP[n, ℓ]は，それぞれ次式となる．

S[n, ℓ] =
[
s(1)[n, ℓ], s(2)[n, ℓ], · · · , s(P)[n, ℓ]

]
⊗ IQ

Have[n, ℓ] =
[
H(1,1)

ave [n, ℓ], · · · ,H(Q,1)
ave [n, ℓ], · · · ,H(1,P)

ave [n, ℓ], · · · ,H(Q,P)
ave [n, ℓ]

]T
VP[n, ℓ] =

[
V (1)

P [n, ℓ],V (2)
P [n, ℓ], · · · ,V (Q)

P [n, ℓ]
]T


(3.9)

20



本章の目的は，Q本のアンテナによって受信されたパイロットシンボルを含む受信シン

ボル YP[n, ℓ]と送信シンボルに挿入したパイロットシンボルを用い，高速移動環境下での

全送受信アンテナ間のチャネルゲイン {H(q,p)
ave [n, ℓ]}を少ない演算量でかつ正確に推定するこ

とである．

3.3 ARモデルとカルマンフィルタを用いたチャネルゲイン推
定法

本章では，ARモデルとカルマンフィルタを用いたチャネルゲイン推定法について，MC–

CDMA通信方式におけるチャネルゲイン推定法 [8](以降，従来手法とする)をMIMOシス

テムに拡張して議論する．

3.3.1 Step 1: AR係数の算出

アンテナ (p− q)間の nブロックにおける ℓシンボルのチャネルゲイン {H(q,p)
ave [n, ℓ]}をAR

モデルを用いて定式化すると

H(q,p)
ave [n, ℓ] =

Lc∑
i=1

αiH(q,p)
ave [n − i, ℓ] +W (q,p)[n, ℓ] (3.10)

のように与えられる．ここで {αi}は i次AR係数，LcはAR次数，およびW (q,p)[n, ℓ]はアン

テナ (p− q)間の nブロックにおける ℓシンボルのチャネルゲインモデル化誤差 (駆動源)で

かつ白色性を有している．

本節ではAR係数を次式で与えられるチャネルゲインの自己相関関数

RHH(τ) = E
[
H(q,p)

ave [n, ℓ]
{
H(q,p)

ave [n − τ, ℓ]
}∗]

= J0(2π fDTFτ) (3.11)

を用いて，Yule–Walker方程式 [8]を解くことによりAR係数を算出する．ここで J0(·)は第

1種 0次ベッセル関数， fD(= v/λ)は移動速度 vと搬送波の波長 λより算出される最大ドッ

プラー周波数，及び TFはOFDMシンボル周期である．
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3.3.2 Step 2:カルマンフィルタを用いたチャネルゲイン推定

QPLc次元状態ベクトルXc[n, ℓ] = [HT
ave[n, ℓ],H

T
ave[n − 1, ℓ], · · · ,HT

ave[n − Lc + 1, ℓ]]T は，

式 (3.9)のチャネルゲインベクトルHave[n, ℓ]を nブロックから Lcブロック過去のチャネル

ゲインベクトルを並べたものとして定義する．式 (3.10)を用いた全送受信アンテナ間のチャ

ネルゲイン変動を表わす状態方程式は

Xc[n + 1, ℓ] = FcXc[n, ℓ] + Gc∆c[n, ℓ] (3.12)

のように与えられる．ここでStep 1で求めたAR係数が対角に並ぶQP×QP行列Ai = αiIQP

を用いて，QPLc × QPLc 状態遷移行列Fcは以下のように定義する．

Fc =

 A1, · · · ,Ai, · · · ,ALc−1 ALc

Iηc |Oηc×QP

 (3.13)

ただし ηc = QP(Lc − 1)とする．またQPLc × QP行列Gc，QP次元駆動源ベクトル∆c[n, ℓ]

は以下のように定義される．

Gc=
[
IQP,OQP × ηc

]T
∆c[n, ℓ]=

[
W (1,1)[n, ℓ], · · · ,W (Q,1)[n, ℓ], · · · ,W (1,P)[n, ℓ], · · · ,W (Q,P)[n, ℓ]

]T
 (3.14)

次いで，送信信号がチャネルゲインの影響を受けさらに雑音が加わりQ本のアンテナに

受信される過程を表した観測方程式は，式 (3.8)を用いることで

Yc[n, ℓ] =Mc[n, ℓ]Xc[n, ℓ] +Ec[n, ℓ] (3.15)

となる．ここでQ×QPLc観測行列Mc[n, ℓ]，Q次元観測雑音ベクトルEc[n, ℓ]は式 (3.9)の

S[n, ℓ]とVP[n, ℓ]を用いて以下のように定義している．

Mc[n, ℓ] =
[
S[n, ℓ],OQ×ηc

]
Ec[n, ℓ] = VP[n, ℓ]

 (3.16)

駆動源ベクトル∆c[n, ℓ]は白色信号でかつ，状態ベクトルXc[n, ℓ]は駆動源ベクトルおよ

び観測雑音ベクトルEc[n, ℓ]と無相関という条件のもとで，式 (3.12)と式 (3.15)をカルマ

ンフィルタ理論 [1]に適用することにより，逐次的にチャネルゲインベクトルHave[n, ℓ]を

推定している．従来手法のアルゴリズムは表 3.1で与えられる．

ここで従来手法の問題点について整理する．従来手法は，
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表 3.1: 従来手法のカルマンフィルタアルゴリズム

[Initialization]

X̂c[0|0, ℓ] = 0, Pc[0|0, ℓ] = IQPLc , fD:Known

CEc[n, ℓ] = E
[
Ec[n, ℓ]EH

c [n, ℓ]
]
= σ2

v IQ

RHH(τ) = J0(2π fDTFτ)

C∆c[ j, k][n, ℓ] =


E


H(q,p)

ave [n, ℓ] −
Lc∑
i=1

αiH(q,p)
ave [n − i, ℓ]


2 ( j = k)

0 (other)

[Iteration]

• Step1:Estimation of the AR coefficient using Eq. (3.10) and (3.11).

• Step2:Execution of the Kalman Algorithm.

1.Pc[n|n − 1, ℓ] = FcPc[n − 1|n − 1, ℓ]F H
c + GcC∆c[n, ℓ]GH

c

2.Kc[n, ℓ] =
{
Pc[n|n − 1, ℓ]MH

c [n, ℓ]
}
·
{
Mc[n, ℓ]Pc[n|n − 1, ℓ]MH

c [n, ℓ] + CEc[n, ℓ]
}−1

3.X̂c[n|n − 1, ℓ] = FcX̂c[n − 1|n − 1, ℓ]

4.X̂c[n|n, ℓ] = X̂c[n|n − 1, ℓ] +Kc[n, ℓ] ·
{
YP[n, ℓ] −Mc[n, ℓ]X̂c[n|n − 1, ℓ]

}
5.Ĥc[n, ℓ] = GH

c X̂c[n|n, ℓ]
6.Pc[n|n, ℓ] =

{
IQPLc − Kc[n, ℓ]Mc[n, ℓ]

}Pc[n|n − 1, ℓ]

7.n = n + 1 go back 1.

1. 式 (3.10)で用いるAR次数と式 (3.11)のAR係数の算出に必要な最大ドップラー周波

数が移動体の速度に依存するため，移動速度を正確に得ることができなければチャネ

ルゲイン推定精度の劣化が生じる．

2. MIMO特有のアンテナ数に依存して演算量が増加する．

などの問題点がある．次節では，具体例によりこれら従来手法の問題点について検証する．

3.3.3 計算機シミュレーション

本節では表 3.2の諸元をもとに，前節にて説明した従来手法のチャネルゲイン推定精度

を評価した．シミュレーション緒元を表 3.2に示す．
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表 3.2: シミュレーション諸元 [9]
Subcarrier modulation scheme QPSK
Carrier Frequency fc = 4.0[GHz]
MIMO System
Number of Tx antennas P = 2
Number of Rx antennas Q = 2
STBC Encoding Alamouti Code
CDMA
Number of Users 2
Spreading code Walsh code
Spreading gain 16
OFDM
Effective Symbol Length Te = 82.4[µs]
Guard Interval Length Tg = 20[µs]
OFDM Symbol Duration TF = 102.4[µs]
Sampling Duration Ts = 50[ns]
Number of Subcarrier K = 2048
Channel Enviroment
Fading Model Rayleigh Fading[13]
Delay Profile COST207[13]
Number of Path Lh = 6
Other parameter
AR Oder Lc = 2
Number of Trials 100
Maximum Doppler Frequency fD = 9.3, 138.9, 694.4[Hz]
SNR 0, 2, · · · , 20[dB]

伝送路環境は，市街地を想定した指数関数近似モデルの COST207[13] を用い，遅延波

数は表 3.2のガードインターバル長 Tgに収まるよう最大で Lh = 6とした．また本シミュ

レーションは，最大遅延時間をガードインターバル長 Tgとすれば，コヒーレンス帯域幅

Bc = 1/Tg は OFDMシンボルの帯域幅 BOFDM = 1/TF よりも大きいことより，フラット

フェージング環境を想定している．

従来手法のチャネルゲイン推定精度の評価を，次式に示す正規化誤差ノルム (NMSE: Nor-

malized Mean Square Error)[14]

NMSE =
E
[
∥Have[n, ℓ] − Ĥave[n, ℓ]∥2

]
E
[∥Have[n, ℓ]∥2

] (3.17)
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図 3.4: 従来手法のNMSE特性

を用い，信号対雑音電力比 (SNR: Signal to Noise Ratio)を

SNR = 10 log10

E
[
∥S[n, ℓ]Have[n, ℓ]∥2

]
E
[∥V [n, ℓ]∥2] [dB] (3.18)

となるように与えた．

図 3.4は，表 3.2をもとに送受信アンテナ数をそれぞれ P = 2, Q = 2，遅延波数 Lh = 6の

MIMO MC–CDMA通信システムにおける，移動体の速度を変化させた場合のチャネルゲ

イン推定精度をNMSEを用いて評価したものである．移動速度 vは v = 4, 60, 300[km/h]の

ように変化させることにより，人の歩行，道路を走行する車，高速鉄道等の様々な移動環

境を想定した．ただし，AR次数については文献 [15, 14, 21, 17]より最適値であるとされ

る Lc = 2を用いた．

図 3.4より従来手法は，移動速度 vの変化に対してAR次数を常に Lc = 2としているこ
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とより，正確なAR係数が算出できずチャネルゲインの推定精度が劣化していることが確

認できる．

また図 3.4の結果は，移動速度 vを既知として与えているが，実環境下では未知な情報

である．それゆえ移動速度 vを何らかの手法を用いて推定しない限り，ARシステムを用い

る従来手法の実用化は困難といえる．

さらに式 (3.12)∼(3.16)にて与えられる状態空間モデルを構成するベクトルや行列のサイ

ズは，送受信アンテナ数 P,Qをパラメータに持つため，MIMO MC–CDMAチャネルゲイ

ンの推定に必要な演算量は送受信アンテナ数に依存して増加すると考えられる．一例を挙

げれば表 3.1に示す従来手法の手順１.Pc[n|n− 1, ℓ]の更新には，2Q2P2L2
c回の演算量 (乗算

回数)が必要となり，演算量の軽減が望まれる．

これらの問題を解決するために移動体の移動速度に依存することなく，かつ低演算量で

MIMO MC–CDMAチャネルゲイン推定可能な手法について次章で述べる．

3.4 雑音抑圧法を用いたチャネルゲイン推定手法

本章ではMIMO MC–CDMA通信方式におけるチャネルゲイン推定に雑音抑圧法を適用

した手法について議論する．

3.4.1 提案手法の状態空間モデルとチャネルゲイン推定アルゴリズム

提案手法のQPLp次元状態ベクトルXp[n, ℓ]は式 (3.9)のチャネルゲインベクトルHave[n, ℓ]

を nブロックから Lpブロック過去のチャネルゲインベクトルを並べたものとし，以下のよ

うに定義する．

Xp[n, ℓ] =
[
HT

ave[n, ℓ],H
T
ave[n − 1, ℓ], · · · ,HT

ave[n − Lp + 1, ℓ]
]T

(3.19)

このとき，全送受信アンテナ間のチャネルゲイン変動を，雑音抑圧法 [3]を基にして次の

ように考える．

まず (n + 1)ブロックのチャネルゲインを，nブロックにおけるチャネルゲインに状態遷

移行列を作用させ，(n + 1)ブロックにおいて新たなチャネルゲインを加えることでチャネ

ルゲイン変動を表現する．
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図 3.5: nブロック目の状態遷移モデル

図 3.5は，nブロックにおける送信信号が 1本目から P本目のすべての送信アンテナから

送信され，1本目の受信アンテナに受信されるまでに受けるチャネルゲインと雑音の影響

を FIR型のフィルタとして表したものである．また図 3.6は，図 3.5から 1ブロック遷移し

た (n + 1)ブロックにおける上記と同様の様子を表した図である．

図 3.5の nブロックと図 3.6の (n + 1)ブロックのチャネルゲイン変動 {H(q,p)
ave [n, ℓ]}に着目

すると，図 3.6の (n + 1)ブロックにおける状態ベクトルXp[n + 1, ℓ]は，図 3.5の nブロッ

クから (n− Lp + 1)ブロックまでのチャネルゲインのうち，最も過去にあたるチャネルゲイ

ン {H(q,p)
ave [n− Lp + 1, ℓ]}を除いて，新たに (n+ 1)ブロックのチャネルゲイン {H(q,p)

ave [n+ 1, ℓ]}

を加えたものとして考えることができる．

上記の関係を状態方程式を用いて表すと

Xp[n + 1, ℓ] = FpXp[n, ℓ] + Gp∆p[n + 1, ℓ] (3.20)
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図 3.6: (n + 1)ブロック目の状態遷移モデル

と与えられる．ここで QPLp × QPLp状態遷移行列Fpを

Fp =

QPLp︷                            ︸︸                            ︷
QP




0 · · · · · · · · · · · · 0


...
...

0 · · · · · · · · · · · · 0

ηp


1 O 0 · · · 0
. . .

...
...

O 1 0 · · · 0︸         ︷︷         ︸
ηp

︸         ︷︷         ︸
QP

(3.21)

のように定義した．ただし ηp = QP(Lp − 1)とする．また，QPLp × QP行列Gp，QP次元

駆動源ベクトル∆p[n + 1, ℓ]をそれぞれ以下のように定義する．

Gp =
[
IQP,OQP×ηp

]T
∆p[n + 1, ℓ] = Have[n + 1, ℓ]

 (3.22)

次に式 (3.8)より観測方程式は

Yp[n, ℓ] =Mp[n, ℓ]Xp[n, ℓ] +Ep[n, ℓ] (3.23)

と与えられる．ここでQ×QPLp観測行列Mp[n, ℓ]，Q次元観測雑音ベクトルEp[n, ℓ]をそ

れぞれ式 (3.9)のS[n, ℓ]とVP[n, ℓ]を用いて以下のように定義している．

Mp[n, ℓ] =
[
S[n, ℓ],OQ×ηp

]
Ep[n, ℓ] = VP[n, ℓ]

 (3.24)
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表 3.3: 提案手法のチャネルゲイン推定アルゴリズム

[Initialization]

X̂p[0|0, ℓ] = 0, Pp[0|0, ℓ] = IQPLp , fD:Unknown

CEp[n, ℓ] = E
[
Ep[n, ℓ]EH

p [n, ℓ]
]
= σ2

v IQ

RHH(0) = E
[
H(q,p)

ave [n, ℓ]
{
H(q,p)

ave [n, ℓ]
}∗]
= J0(0)

C∆p[ j, k][n, ℓ] =

 J0(0) ( j = k)

0 (other)

[Iteration]

1.Pp[n|n − 1, ℓ] = FpPp[n − 1|n − 1, ℓ]F H
p + GpC∆p[n, ℓ]GH

p

2.Kp[n, ℓ] =
{
Pp[n|n − 1, ℓ]MH

p [n, ℓ]
}
·
{
Mp[n, ℓ]Pp[n|n − 1, ℓ]MH

p [n, ℓ] + CEp[n, ℓ]
}−1

3.X̂p[n|n − 1, ℓ] = FpX̂p[n − 1|n − 1, ℓ]

4.X̂p[n|n, ℓ] = X̂p[n|n − 1, ℓ] +Kp[n, ℓ]
{
YP[n, ℓ] −Mp[n, ℓ]X̂p[n|n − 1, ℓ]

}
5.Ĥp[n, ℓ] = GH

p X̂p[n|n, ℓ]
6.Pp[n|n, ℓ] =

{
IQPLp − Kp[n, ℓ]Mp[n, ℓ]

}
Pp[n|n − 1, ℓ]

7.n = n + 1 go back 1.

最後に，式 (3.20)と (3.23)に示した状態空間モデルを用いて逐次的にチャネルゲインベク

トルHave[n, ℓ]を推定する．本手法のアルゴリズムは表 3.3で与えられる．

さて，2章において雑音抑圧法は最小分散推定法に帰着されることを述べた．次節では

MIMO MC–CDMA通信方式のチャネルゲイン推定法として雑音抑圧法を適用し得られた

表 3.3のアルゴリズムが，最小分散推定法に帰着されるかについて議論する．

3.4.2 雑音抑圧法を適用したチャネルゲイン推定法の解析

本節では，2章 2.4.1節と同様に状態遷移行列，観測行列の構造及び，nブロックにおけ

るチャネルゲインの推定に必要な要素に着目し表 3.3のアルゴリズムを整理する．

まず，表 3.3手順 3.のチャネルゲイン事前推定ベクトル X̂p[n|n − 1, ℓ]の 1行目から QP

行目は，nブロックにおいて出力されるチャネルゲインの事前推定値 Ĥp[n, ℓ]である．

ここで，式 (3.21)に示した状態遷移行列 Fpの構造に着目すれば，Ĥp[n, ℓ]は (n − 1)ブ
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ロックにおける最適推定値 X̂p[n − 1|n − 1, ℓ]の要素は一切使われずに更新され，結果 0と

なる．また，X̂p[n|n − 1, ℓ]の 1行目から QP行目以外は，1つ前の (n − 1)ブロックで実行

された結果が順次反映される．すなわち，X̂p[n|n − 1, ℓ]の (QP + 1)行目から 2QP行目は

X̂p[n − 1|n − 1, ℓ]の 1行目から QP行目の要素となり，これは (n − 2)ブロックでの最適推

定値であることから既知量となる．(2QP+ 1)行目から 3QP行目以降の要素も同様である．

従って，ブロック毎で更新の対象となるのは，手順 4.における X̂p[n|n, ℓ]の 1行目から

QP行目のみである．これより，X̂p[n|n, ℓ]の更新では，X̂p[n|n, ℓ]の 1行目からQP行目の

みに着目すればよい．これは，手順 4.のカルマンゲイン行列Kp[n, ℓ]の 1行目から QP行

目のみを考慮すればよいことを意味する．

以上のことを踏まえると，表 3.3のチャネルゲイン推定アルゴリズムは次のように書き

換えることができる．

まず，事後推定ベクトル X̂p[n|n, ℓ]における 1行目からQP行目の算出に必要な要素のみ

を書き下すと

X̂p[n|n, ℓ] = X̂p[n|n − 1, ℓ] +Kp[n, ℓ]
{
YP[n, ℓ] −Mp[n, ℓ]X̂p[n|n − 1, ℓ]

}
1︷︸︸︷

QP





ηp



=

1︷︸︸︷
QP






0

ηp



+

Q︷  ︸︸  ︷
QP





ηp



· {YP[n, ℓ] − 0Q×1
}


のように，網掛けした要素が必要となる．ここで ηp = QP(Lp − 1)である．改めて a

[
i : j
]

はベクトル aの i行目から j行目の要素，A
[
i : j, k : l

]
は行列 Aの i行目から j行目かつ，k

列目から l列目の要素を指定する記号としたとき，事後推定ベクトル X̂p[n|n, ℓ]の 1行目か

ら QP行目は

X̂p[n|n, ℓ][1 : QP] = X̂p[n|n − 1, ℓ][1 : QP] +Kp[n, ℓ][1 : QP, 1 : Q]
·
{
YP[n, ℓ] −Mp[n, ℓ]X̂p[n|n − 1, ℓ]

}
= Kp[n, ℓ][1 : QP, 1 : Q]YP[n, ℓ]

(3.25)

となる．
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次いで表 3.3手順 2.のカルマンゲイン行列Kp[n, ℓ]は，式 (3.25)よりKp[n, ℓ]の 1行目か

ら QP行目かつ 1列目から Q列目の要素のみに着目すると

Kp[n, ℓ] =
{
Pp[n|n − 1, ℓ]MH

p [n, ℓ]
}

·
{
Mp[n, ℓ]Pp[n|n − 1, ℓ]MH

p [n, ℓ] + CEp[n, ℓ]
}−1

Q︷  ︸︸  ︷
QP





ηp



=

Q︷  ︸︸  ︷
QP





ηp



·
{
S[n, k]C∆[n, k]SH[n, k] + CEp[n, ℓ]

}−1


のように，網掛けした要素が必要となる．以上よりカルマンゲイン行列Kp[n, ℓ]の 1行目

から QP行目は

Kp[n, ℓ][1 : QP, 1 : Q] =
{
Pp[n|n − 1, ℓ][1 : QP, 1 : QP]MH

p [n, ℓ][1 : QP, 1 : Q]
}

·
{
Mp[n, ℓ][1 : QP, 1 : Q]Pp[n|n − 1, ℓ][1 : QP, 1 : QP]MH

p [n, ℓ][1 : QP, 1 : Q] + CEp[n, ℓ]
}−1

=
{
C∆[n, k]SH[n, k]

} {
S[n, k]C∆[n, k]SH[n, k] + CEp[n, ℓ]

}−1

(3.26)

となる．

最後に表3.3手順1.の事前推定誤差共分散行列Pp[n|n−1, ℓ]は，式 (3.26)よりPp[n|n−1, ℓ]

の 1行目から QP行目かつ 1列目から QP列目の要素のみに着目し，Rδp(n + 1)の行列の構

造を考慮すれば

Pp[n|n − 1, ℓ] = FpPp[n − 1|n − 1, ℓ]F H
p + GpC∆p[n, ℓ]GH

p

OQP×ηp

Oηp×QP


=



OQP OQP×ηp

Oηp×QP


+



OQP×ηp

Oηp×QP Oηp




のように，網掛けした要素が必要となる．これらより事前誤差共分散行列Pp[n|n − 1, ℓ]の
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表 3.4: 雑音抑圧法を用いたチャネルゲイン推定アルゴリズム

[Initialization]
C∆p[n, ℓ] = E

[
H(q,p)

ave [n, ℓ]
{
H(q,p)

ave [n, ℓ]
}∗]
= J0(0),

CEp[n, ℓ] = E
[
Ep[n, ℓ]EH

p [n, ℓ]
]
= σ2

v IQ

[Iteration]
1.Pp1[n, ℓ] = C∆p[n, ℓ]

2.Kp1[n, ℓ] =
{
Pp1[n, ℓ]SH[n, k]

} {
S[n, k]Pp1[n, ℓ]SH[n, k] + CEp[n, ℓ]

}−1

3.Ĥp1[n, ℓ] = Kp1[n, ℓ]YP[n, ℓ]
4.n = n + 1 go back 1.

1行目から QP行目は

Pp[n|n − 1, ℓ][1 : QP, 1 : QP] =
Fp[1 : QP, 1 : QP]Pp[n − 1|n − 1, ℓ][1 : QP, 1 : QP]F H

p [1 : QP, 1 : QP]
+GpC∆p[n, ℓ]GH

p

= O + C∆p[n, ℓ]
= C∆p[n, ℓ]

(3.27)

と書き表すことができる．

新たに事前誤差共分散行列をPp1[n, ℓ]，カルマンゲイン行列をKp1[n, ℓ]，チャネルゲイン

推定値を Ĥp1[n, ℓ]とおけば，表 3.3のチャネルゲイン推定アルゴリズムは式 (3.25) ∼ (3.27)

より

1. Pp1[n, ℓ] = C∆p[n, ℓ]

2. Kp1[n, ℓ] =
{
Pp1[n, ℓ]SH[n, k]

} {
S[n, k]Pp1[n, ℓ]SH[n, k] + CV[n, k]

}−1

3. Ĥp1[n, ℓ] = Kp1[n, ℓ]YP[n, ℓ]

 (3.28)

のように表される．最後に雑音抑圧法を用いたチャネルゲイン推定アルゴリズムを表 3.4

に示す．表 3.4のアルゴリズムは，観測シンボルベクトルYP[n, ℓ]に対してチャネルゲイン

の共分散行列Pp1[n, ℓ]と雑音の共分散行列 CV[n, k]から構成される重み行列Kp1[n, ℓ]が掛

けられ，チャネルゲインを推定している．これは 2.4.2節において説明した最小分散推定法

に一致しており，雑音抑圧法をMIMO MC–CDMA通信方式におけるチャネルゲイン推定

に応用した場合，推定されたチャネルゲインは，真のチャネルゲインとの誤差分散を最小

にするように推定されていることが示された．

ここで，雑音抑圧法を用いたチャネルゲイン推定法について考察する．まず提案手法の

状態方程式は，0と 1のみによって構成される状態遷移行列Fpを用いてチャネルゲインの
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表 3.5: 従来手法と提案手法の演算量比較
Conv.[8] Prop.

1.P[n|n − 1, ℓ] 2Q2P2L2
c 0

2.K[n, ℓ]
Q3(PLc + 1) Q3(P + 1)
+Q2(2P2Lc + P) +Q2P + Q2P2

3.X̂[n|n − 1, ℓ] QPLc 0
4.X̂[n|n, ℓ] Q2PLc + QP(Lc + 1) Q2P
5.Ĥ[n, ℓ] 0 0
6.P[n|n, ℓ] Q3P3L2

c + Q2P2Lc 0

Total

Q3(P3L2
c + PLc + 1)

+Q2(2P2L2
c + 3P2Lc Q3(P + 1)

+PLc + P) +Q2(P2 + 2P)
+Q(PLc + P)

変動を表現している．つまり従来手法の状態方程式のように移動体の速度に依存するAR

係数を含まないため，提案手法のチャネルゲイン推定精度は移動速度の影響を受けないと

考えられる．

また従来手法は，AR係数と表 3.1の手順 1に用いられる駆動源ベクトル∆c[n, ℓ]の自

己相関行列 C∆c[n, ℓ]を算出するために，最大ドップラー周波数 fDを必要としていた．し

かしながら本手法は，式 (3.22)の駆動源ベクトル∆p[n + 1, ℓ]をチャネルゲインベクトル

Have[n + 1, ℓ]と置くことにより，最大ドップラー周波数 fDを算出する必要がない．

具体的には，表 3.4の手順 1において駆動源ベクトル∆p[n + 1, ℓ] = Have[n + 1, ℓ]の自

己相関行列 C∆p[n, ℓ] = E
[
H(q,p)

ave [n, ℓ]
{
H(q,p)

ave [n, ℓ]
}∗]
より，行列 C∆p[n, ℓ]の対角成分は同一ブ

ロックにおけるチャネルゲインの相関 E
[
H(q,p)

ave [n, ℓ]
{
H(q,p)

ave [n, ℓ]
}∗]
= J0(0)となる．それゆえ

本手法は最大ドップラー周波数算出のために移動速度を事前情報として必要としない．

加えて本手法はAR係数の算出を必要とせず，また多くの 0を要素に多く含む状態遷移

行列Fpを表 3.3の手順 1，3に用いられていることより，表 3.4における整理されたチャネ

ルゲイン推定アルゴリズムは大幅に演算量が軽減されている．

3.5 演算量評価

表 3.5は，表 3.1の従来手法と表 3.4の提案手法で必要な演算量を示したものである．また

図3.7は，表3.5のAR次数をLc = 2のように設定したとき，送受信アンテナ数をP = Q = 2，
33



No. of Antenna Tx and Rx

10
1

10
2

10
3

10
4

10
5

C
o

m
p

u
ta

ti
o

n
a

l 
C

o
m

p
le

x
it

y

P = 2 Q = 2 P = 2 Q = 4 P = 4 Q = 4

C
o
n

v.
[8

]

P
ro

p
.

Lc = 2

図 3.7: 送受信アンテナ数の変化に対する演算量評価

P = 2 Q = 4，P = Q = 4のように変化させた場合の従来手法と本手法の演算量を示してい

る．ただし，従来手法におけるAR係数算出は様々な手法が存在するため，本論文ではAR

係数算出に必要な演算量は考慮しないこととする．従って，表 3.1に示される従来手法の

演算量は，実際には更に増加することに注意しなければならない．

表 3.5と図 3.7より，従来手法は演算量がAR次数 Lcに依存していることに対して，提

案手法は状態ベクトルのサイズ Lpに依存することなくチャネルゲイン推定を可能として

いる．これは，提案手法における式 (3.22)で与えられる QPLp × QP駆動源行列Gpと，式

(3.24)で与えられる Q × QPLp観測遷移行列Mp[n, ℓ]それぞれの零以外の要素が，送受信

アンテナ P,Qのサイズのみに依存する行列であることに起因する．それゆえ表 3.3の手順

2 ∼ 5において，演算量は Lpに依存せず，結果として表 3.4のチャネルゲイン推定に要す
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図 3.8: 移動速度 vの変化に対する従来手法と提案手法のチャネルゲイン推定精度比較

る演算量は Lp(> 0)のサイズに無関係である．

3.6 計算機シミュレーション

本章では，提案手法の有効性を確認するために計算機シミュレーションを行い，その結

果について考察する．なおシミュレーション諸元やチャネルゲインの推定精度の評価量，

フェージングと雑音の条件は，3.3.3節に用いたものと同様である．

3.6.1 チャネルゲイン推定精度評価

図 3.8は送信アンテナ数 P = 2，受信アンテナ数 Q = 2，遅延波数 Lh = 6のMIMO MC–

CDMA通信システムにおける，移動体の速度を変化させた場合のチャネルゲイン推定精度
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図 3.9: 遅延波数 Lhに対する従来手法と提案手法のチャネルゲイン推定精度比較

をNMSEを用いて評価したものである．移動速度は v = 4, 60, 300[km/h]のように変化させ

た．また従来手法のAR次数は 3.3.3節と同様にAR次数として最適とされている Lc = 2と

した．

図 3.8より，従来手法は移動体の速度の変化に従いチャネルゲインの推定精度が劣化し

ている．3.3.3節でも述べたが，Step:1で移動速度に対して適切でないAR次数を用いて算

出されたAR係数を Step:2の状態遷移行列Fcに用いたことより，チャネルゲインの推定精

度が劣化したと考えられる．

一方提案手法は，移動体の速度に関係なく従来手法よりも推定精度が良好であり，常に一

定のチャネルゲイン推定精度を保っている．これは移動体の速度に依存する変数を式 (3.20)

の状態方程式に用いていないからである．
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図 3.10: 送信アンテナ数 Pの変化に対する従来手法と提案手法のチャネルゲイン推定精度
比較

図 3.9は送受信アンテナ数をそれぞれ P = 2,Q = 2となるMIMO MC–CDMA通信シス

テムにおいて，時速 v = 300[km/h]の高速移動環境を想定した場合，遅延波数を Lh = 2, 4, 6

のように変化させたときのチャネルゲインの推定精度評価をした．従来手法のAR次数は

Lc = 2のように設定している．また図 3.10は時速 v = 300[km/h]の高速移動環境でかつ，

遅延波数が Lh = 6のような劣悪な環境において，送信アンテナ数の変化に対するチャネル

ゲインの推定精度を評価したものである．送信アンテナ数を P = 2, 4，受信アンテナ数が

Q = 4のMIMO MC–CDMA通信システムとし，従来手法のAR次数は Lc = 2のように設

定した．

図 3.9，3.10より提案手法のチャネルゲイン推定精度は遅延波数，および送信アンテナ数

に殆ど依存しないことが確認される．しかしながら，これに関する理論的根拠を現段階で
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図 3.11: 従来手法と提案手法のシンボルエラーレート評価

は定量的に示すのは困難であり，今後考察を行う予定である．

また図 3.8∼3.10より，従来手法は移動速度を既知情報として与えているにもかかわらず，

チャネルゲイン推定精度が劣化している．それに対して移動速度が未知である本手法は従

来手法に比べ，低 SNRにおいても良好なNMSEを得ていることがわかる．

さらに提案手法は，雑音抑圧法を用いても，従来手法よりチャネルゲイン推定精度が高

いことがわかる．

3.6.2 シンボルエラーレート評価

従来手法と提案手法より得られたチャネルゲインを用いて，シンボルエラーレート (SER:

Simbol Error Ratio)評価をする．

38



ここで逐次的にチャネルゲインを推定するために，パイロットシンボルを挿入する必要

がある．一般的に文献 [24]の図 3.2に示されているように，各ブロック内のサブキャリア

ごとにパイロットシンボルを配置し，また受信側では，パイロットシンボルを従来手法と

提案手法のそれぞれのチャネルゲイン推定法に用いることで，チャネルゲインを推定して

いる．しかし本論文ではチャネルゲイン推定に主眼を置いているため，パイロットシンボ

ルの挿入方法については議論せず，すべてのサブキャリアにパイロット信号を挿入するこ

ととする．

以上のように推定されたチャネルゲインの結果から従来手法，提案手法ともに最小二乗

平均誤差 (MMSE：Minimum Mean Square Error)基準 [6]の等化器を設計し，情報データを

復元可能である．本論文では同様の手順を各受信ブロックごとに繰り返すことにより，逐

次的に情報データを復元している．

図 3.11は送受信アンテナ数がそれぞれ P = 2,Q = 2のMIMO MC–CDMA通信システム

において，送信フレームを数を 128とし，時速 v = 300[km/h]の高速移動環境でかつ遅延波

数が Lh = 6のような劣悪な通信環境を想定した．また，従来手法のAR次数は Lc = 2のよ

うに設定した．

図 3.11より，提案手法は従来手法に比べ，チャネルゲインの推定精度が向上したことに

より良好な SER特性を示している．従って，提案手法は高速移動体通信環境下においても

対応可能な手法である．

3.7 結言

本章では，雑音抑圧法を用いた高速移動体通信におけるMIMO MC–CDMA通信方式の

ためのチャネルゲイン推定法について検討を行い，具体例によりその有効性を検証した．

以下，本章で得られた検討結果を列記する．

1. 移動体の速度がチャネルゲインの推定精度に依存する問題に対して，ARシステムを

用いない新たな状態空間モデルを構成することで解決できた．

2. 送受信アンテナ数増加に対して，0と 1を多く含む状態遷移行列を構成することによ

り低演算量であることから，シンプルで実用的な手法といえる．
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また，最終的に得られたチャネルゲイン推定アルゴリズムは，最小分散推定法に帰着され

ることを明らかにした．

以上のことより，提案手法は移動体の速度に影響されることなく，また従来手法と比較

して低演算量で良好なチャネルゲイン推定が可能な手法と言える．

今後の課題として，様々なフェージング環境下でのチャネルゲイン推定精度評価，さら

なる演算量の軽減などが挙げられる．
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第4章 自動カラオケ音源生成システムへ
の応用

本章では，雑音抑圧法を自動カラオケ生成に応用することにより，ステレオのカラオケ

音源をリアルタイムに生成可能な手法を提案する．

4.1 緒言

近年，スマートフォンに代表されるように小型で高性能な電子機器が急速に普及してい

る．同時に通信速度の向上も相まって，音楽や映像データなどのディジタルコンテンツを

いつでもどこでも楽しむことのできる時代となった．

ところで広い世代に渡って親しまれている音楽コンテンツとして「カラオケ」が挙げら

れる [25]．カラオケを楽しむためには音響設備の整った店 (カラオケ BOX等)を利用する

ことが一般的である．しかしながら生活の多様化に伴い，時間的，金銭的な余裕が無くカ

ラオケ BOXに行くことのできないユーザやカラオケに行く前に家で練習をしたいという

ユーザ，さらに花見や忘年会などの各種イベントの際にカラオケをしたいなど，ユーザは

カラオケをする場所を限定しない新たな楽しみ方を求めていると考えられる．

そこで本論文では，市販されている CD(Compact Disc)や音楽配信サイトなどから得る

ことのできる，ヴォーカル信号に実際の楽器による伴奏信号が加わった楽曲信号より，手

軽にカラオケ信号を生成可能とする手法について議論を行う．

はじめに以降の議論のために，本論文が対象とする楽曲信号の構成方法と用語の定義に

ついて図 4.1を交えて説明する．

楽曲信号はヴォーカルやギター，ドラムなど個別に録音された音素材に対してエフェク

トや音像定位処理を施し，さらにステレオトラックとして出力することによりステレオ感

を有するステレオ楽曲信号が構成される [26]．このとき一般的にヴォーカルは中央に定位

するように配置されるため，ヴォーカル信号 d(n)は図 4.1のように左右のチャネルに等し
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Vocal signal

Left music signal

Right music signal

図 4.1: ステレオ楽曲信号の構成

く含まれるものとする．また各楽器は任意の位置に定位しているものとし，左チャネルの

伴奏信号を iL(n)，右チャネルの伴奏信号を iR(n)，左チャネルの伴奏信号とヴォーカル信号

が加わった左楽曲信号を yL(n)，右チャネルの伴奏信号とヴォーカル信号が加わった右楽曲

信号を yR(n)として議論を進める．

図 4.1のように複数の信号が混合した音源より所望の信号を取り出す手法として，独立

成分分析に基づくブラインド音源分離 [27]が知られている．しかし複数音源が統計的に互

いに独立であるという仮定を必要とするため，本論文が対象する楽曲信号への適用は困難

である．それゆえ本論文では，ヴォーカル信号が中央定位するという特徴に着目したステ

レオ楽曲信号に対するカラオケ信号を生成する方法について議論を行う．

上記の特徴を用いたカラオケ信号生成手法の 1つとして，Out of Phase Stereo(OOPS)手

法 [28]が挙げられる．これは左楽曲信号から右楽曲信号を減算 (その逆でもよい)すること

で左右の楽曲信号に同程度含まれるヴォーカル信号を除去している．これは減算のみの処

理なので非常にシンプルでかつ，リアルタイムにカラオケ信号を生成できるものの，生成

されたカラオケ信号はモノラル信号となる問題がある．また中央に定位している楽器の信

号も除去される問題も存在する．

一方，ステレオ構造を維持したカラオケ信号を生成可能な手法として，差信号合成型カ

ラオケ信号生成法 [29]が挙げられる．これは，ステレオ楽曲信号を周波数領域に変換し左

右チャネルのスペクトルの差を算出した後に，差の小さいスペクトルをヴォーカルとして

抑圧し，差の大きいスペクトルを暫定カラオケスペクトルとして抽出する手法である．こ

の手法の特徴は，暫定カラオケスペクトルにミュージカルノイズが発生するものの，暫定

カラオケ信号に左右楽曲信号の差信号を加えることにより，上記ノイズを抑圧できる点に
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ある．しかし，この手法の差信号を加える操作は左右のチャネルに対して同一成分の信号

を加えることを意味する．その結果，左右のチャネルに別々の成分が入るステレオ楽曲信

号の構造を考慮していない補正方法のため，左チャネルもしくは右チャネルに本来は存在

しない音が出力され，ステレオ感が減少する問題が生じる．

上記に鑑み，本章ではヴォーカルが中央定位していることを前提とし，差信号合成型カ

ラオケ信号生成法 [29]を従来手法と位置付け，著者らが既に提案した雑音抑圧技術 [3]を

応用したカラオケ信号生成手法を提案する．

4.2 問題設定

図 4.1を用いてステレオ楽曲信号を定量的に表現する．

ステレオ楽曲信号は，左伴奏信号 iL(n)と右伴奏信号 iR(n)に中央定位するようにヴォー

カル信号 d(n)が加わるため，左楽曲信号 yL(n)と右楽曲信号 yR(n)はそれぞれ

yL(n) = d(n) + iL(n)
yR(n) = d(n) + iR(n)

 (4.1)

と表わす．ここで nはサンプル時刻である．また一般的に伴奏はヴォーカルに合わせて演

奏されるため，両者の信号間の独立性は仮定できないと考えられる．従って左右伴奏信号

とヴォーカル信号の平均値および，左右伴奏信号とヴォーカル信号との相関をそれぞれ

E [iL(n)] = E [iR(n)] = E [d(n)] = 0,
E [iL(n)d(n)] = 0, E [iR(n)d(n)] = 0

 (4.2)

のように仮定して以降の議論を行う．ただし E[·]は期待値演算を表わす．

提案法の目的は，ステレオ楽曲信号 yL(n)，yR(n)のみから，カラオケ信号 iL(n)，iR(n)を

生成することである．

4.3 従来の伴奏信号抽出手法

本章では，ステレオ楽曲信号の左右チャネル間の差信号を用いた差信号補正型カラオケ

信号生成法 [29]について簡単に説明し，その問題点を指摘する．
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4.3.1 Step1:伴奏信号の抽出

各時刻 nにおけるステレオ楽曲信号 yL(n)，yR(n)に対して，フレーム長 LF，シフト長 LS

の短時間フーリエ変換 (STFT：Short-Time Fourier Transform)[30]を施すことにより，得ら

れたステレオ楽曲スペクトル YL(ℓ, k)，YR(ℓ, k)が

YL(ℓ, k) = D(ℓ, k) + IL(ℓ, k)
YR(ℓ, k) = D(ℓ, k) + IR(ℓ, k)

 (4.3)

のように与えられる．ここで ℓはフレーム番号，kは周波数ビン番号，D(ℓ, k)はヴォーカ

ルスペクトル，IL(ℓ, k)と IR(ℓ, k)はそれぞれ左チャネルと右チャネルの伴奏スペクトルであ

る．また人間の聴覚は位相情報に対して鈍感であることより，振幅スペクトルのみを扱う

こととし，さらに位相スペクトル ϕL(ℓ, k)，ϕR(ℓ, k)は元の楽曲スペクトルを用いて次式

ϕL(ℓ, k) = tan−1
ℑ[YL(ℓ, k)]

ℜ[YL(ℓ, k)]

ϕR(ℓ, k) = tan−1
ℑ[YR(ℓ, k)]

ℜ[YR(ℓ, k)]

 (4.4)

により，あらかじめ算出しておく．この位相情報は，IFFTの際に振幅スペクトルに付与し

音声信号を生成するために活用されることが文献 [29]で述べられている．なおℜ[·]，ℑ[·]

はそれぞれ複素数の実数部と虚数部を取り出す記号を意味する．

従来手法 [29]は，ヴォーカルスペクトルと伴奏スペクトルを判別するために，次式

Ae(ℓ, k) =
{|YL(ℓ, k) − YR(ℓ, k)|}2

{|YL(ℓ, k) + YR(ℓ, k)|}2
(kL ≤ k ≤ kH) (4.5)

で得られる Ae(ℓ, k)を利用している．ここで kL，kHはそれぞれ，ヴォーカルスペクトルが

存在する周波数帯域 (以降，ヴォーカル帯域と称する)の下限周波数ビン番号と上限周波数

ビン番号である．

Ae(ℓ, k)は，左右の楽曲スペクトルが等しいほど 0に近づき異なるほど 1に近くなる．そ

こで Ae(ℓ, k)に対して適当な閾値 αを設定し，α未満となった周波数ビンに対する左右の楽

曲スペクトル |YL(ℓ, k)|，|YR(ℓ, k)| をヴォーカルスペクトルとして抑圧する．逆に α以上と

なった周波数ビンに対する左右の楽曲スペクトルは暫定伴奏スペクトルとして残す．これ

らの処理を 1フレーム内のすべての周波数ビンに対して実行することにより，暫定カラオ
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ケスペクトル ĬL(ℓ, k)，ĬR(ℓ, k)を次式∣∣∣ĬL(ℓ, k)
∣∣∣ =

k0 · |YL(ℓ, k)| (0 ≤ Ae(ℓ, k) < α)
|YL(ℓ, k)| (α ≤ Ae(ℓ, k) ≤ 1)
|YL(ℓ, k)| (k < kL, kH < k)

k = 0, 1, · · · , [(LF/2)]G − 1∣∣∣ĬR(ℓ, k)
∣∣∣ =

k0 · |YR(ℓ, k)| (0 ≤ Ae(ℓ, k) < α)
|YR(ℓ, k)| (α ≤ Ae(ℓ, k) ≤ 1)
|YR(ℓ, k)| (k < kL, kH < k)

k = 0, 1, · · · , [(LF/2)]G − 1



(4.6)

のように得ている．ここで，[·]Gはガウス記号，k0はヴォーカルスペクトルの抑圧係数と

し，αと k0は共に 0以上 1未満の範囲で設定されている．

4.3.2 Step2:差信号とカラオケ信号の生成

Step1により算出された暫定カラオケスペクトル ĬL(ℓ, k)，ĬR(ℓ, k)に対して IFFTをし，得

られた暫定カラオケ信号を ĭL(n)，ĭR(n)とする．

さて，文献 [31]によれば，周波数領域においてスペクトルの抑圧操作をすると周波数ス

ペクトルの孤立によるトーン性のノイズ (ミュージカルノイズ) が発生すると報告されて

いる．それゆえヴォーカルスペクトルの抑圧操作により暫定カラオケスペクトル ĬL(ℓ, k)，

ĬR(ℓ, k)にもミュージカルノイズが重畳されると考えられる．そこで，左右チャネル間の差

信号 ∆yL(n)，∆yR(n)を次式

∆yL(n) = yL(n) − yR(n)
= iL(n) − iR(n)

∆yR(n) = yR(n) − yL(n)
= iR(n) − iL(n)

 (4.7)

のように求め，暫定カラオケ信号 ĭL(n)，ĭR(n)に加えることで，ミュージカルノイズを補償

した確定カラオケ信号 îL(n)，̂iR(n)

îL(n) = k1 · ĭL(n) + k2 · ∆yL(n)
îR(n) = k1 · ĭR(n) + k2 · ∆yR(n)

 (4.8)

を得ている．なお k1，k2は重み係数でありそれぞれ 0以上 1未満の範囲で設定する．

ここでStep2について考察する．式 (4.7)により算出される左右チャネル間の差信号∆yL(n)，

∆yR(n)は，右チャネルの楽曲信号から左チャネルの楽曲信号を，または左チャネルの楽曲
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表 4.1: 従来手法と提案手法のカラオケ信号生成手順

従来手法 提案手法

ステレオ楽曲信号を周波数領域へ変換 (FFT:2回)

Step1:伴奏信号の抽出 Step1:ヴォーカル信号の抽出

•左右チャネルのスペクトルより Ae(ℓ, k)を
算出

•左右チャネルのスペクトルより Ae(ℓ, k)を
算出

•ステレオの “伴奏スペクトル”を抽出 •モノラルの “ヴォーカルスペクトル”を抽
出

•左右チャネルを時間領域へ変換 (IFFT:2回) •ヴォーカルスペクトルを時間領域へ変換
(IFFT:1回)

Step2:カラオケ信号の生成 Step2:カラオケ信号の生成

•暫定伴奏信号と差信号を合成 •左右チャネル別々に雑音抑圧法 [3]を適用

信号から右チャネルの楽曲信号を減算しており，これらは符号が異なる絶対値が等しい信

号である．それゆえ式 (4.8)のように暫定カラオケ信号へ差信号を加えると，左右のチャネ

ルに同一成分の信号が存在することとなり，ステレオ感が減少すると考えられる．

そこで次章において，雑音抑圧法 [3]を応用した，ステレオ型カラオケ信号生成法を提

案する．

4.4 雑音抑圧法を用いた伴奏信号抽出手法

表 4.1は，従来手法のカラオケ信号生成法とこれから提案するカラオケ信号生成法の手

順を簡単にまとめたものである．

提案手法は 2章で説明した雑音抑圧法 [3]を自動カラオケ生成手法に応用する．これは，

非抑圧対象信号の時間変化を表す状態方程式と，観測信号が得られる過程を記述した観測

方程式から成る状態空間モデルを構成し，カルマンフィルタ理論 [1]を適用することで雑

音抑圧を実現する．ここではあらかじめヴォーカル信号の統計量を算出する必要があるた

め，提案手法の Step1では従来手法の Step1を応用してヴォーカル信号を抽出する．次い

で Step2では，左右のチャネルごとに独立した状態空間モデルを構成しステレオのカラオ

ケ信号を生成するためのアルゴリズムを導出する．以下，提案手法の手順について詳しく

説明する．
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4.4.1 Step1:ヴォーカル信号の抽出

本節では，4.3.1節の伴奏信号判別法を用いたヴォーカル信号の抽出方法について，図 4.2

に従って説明する．

図 4.2 (a)，(b)のように左右の楽曲信号に対して STFTを施し，得られた左右の楽曲スペ

クトルから式 (4.5)によって Ae(ℓ, k)を得た様子を図 4.2(c)に示す．

左右のチャネルに同程度の強度でヴォーカルスペクトルが存在する場合，その周波数ビ

ンにおける Ae(ℓ, k)は極端に小さくなると考えられる．そこで図 4.2(c)のように適当な閾値

αを設け，Ae(ℓ, k)と αの大小関係を 1フレーム内 (ここでは ℓ番目のフレーム)のすべての

周波数ビン k = 0, 1, · · · , [(LF/2)]G − 1ごとに比較し，Ae(ℓ, k)が α未満となったビンに対応

する楽曲スペクトル |YL(ℓ, k)|を暫定ヴォーカルスペクトル
∣∣∣D̆(ℓ, k)

∣∣∣として残す (図 4.2(d)の

周波数ビン kvに対応するスペクトル)．

また後述するように Step2においては正確なヴォーカル信号の統計量を算出する必要が

あるため，α以上となった楽曲スペクトルは伴奏スペクトルとしてすべて抑圧する処理を

する (図 4.2(d)の周波数ビン kaに対応するスペクトル)．

即ち，図 4.2(e)に示す暫定ヴォーカルスペクトル
∣∣∣D̆(ℓ, k)

∣∣∣を以下∣∣∣D̆(ℓ, k)
∣∣∣ =
|YL(ℓ, k)| (0 ≤ Ae(ℓ, k) < α)
0 (α ≤ Ae(ℓ, k) ≤ 1)
0 (k < kL, kH < k)

k = 0, 1, · · · , [(LF/2)]G − 1

(4.9)

のように設定する．式 (4.9)からわかるように，
∣∣∣D̆(ℓ, k)

∣∣∣は周波数ビン kの値とそれに対応

した Ae(ℓ, k)の値に応じて |YL(ℓ, k)|，あるいはゼロとなる．また式 (4.9)は左楽曲スペクト

ル |YL(ℓ, k)|を用いて暫定ヴォーカルスペクトルを抽出しているが，ヴォーカルの中央定位

の仮定より右楽曲スペクトル |YR(ℓ, k)|を用いてもよい．

次に閾値 αについて考察を行う．図 4.2(c)より，αを 0に近づけすぎると暫定ヴォーカ

ルスペクトルは得られず，あるいは αを大きくしすぎると暫定ヴォーカルスペクトルは伴

奏スペクトルを含むようになるため好ましくない．また Ae(ℓ, k)は，対象とする楽曲信号に

よって取りうる値が異なることが予想され，その都度 αを決定する必要がある．これらの

ことを踏まえると，閾値αを一意に決定することは困難である．なお，4.5章の音質評価に

用いる αは実験的に求めたものを利用している．
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(b) Right music spectrum(a) Left music spectrum

(c) Discriminant coef.

(e) Extracted vocal spectrum

(f) Extracted vocal signal

STFT STFT
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Suppressed

Vocal band

(d) Suppression of accompaniment spectrum

Left music signal Right music signal

図 4.2: 提案手法 Step1の流れ
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抽出された暫定ヴォーカルスペクトル
∣∣∣D̆(ℓ, k)

∣∣∣は，これを IFFTをすることで図 4.2 (f)の

ような暫定ヴォーカル信号 d̆(ℓ, n)に変換される．STFTによりフレームごとに処理をして

いるため，1フレーム前の暫定ヴォーカル信号とオーバーラップさせることにより，最終

的に推定ヴォーカル信号 d̂(ℓ, n)を

d̂(ℓ, n) = d̆(ℓ − 1, n − Ls) + d̆(ℓ, n) (4.10)

のように得る．なおこれ以降オーバラップ処理を終えた推定ヴォーカル信号を扱うため，

フレーム番号 ℓを省略し d̂(n)と表記する．

4.4.2 Step2:雑音抑圧法 [3]を用いたカラオケ信号生成法

本節では，著者らが提案した雑音抑圧法 [3]を用いたカラオケ信号生成法について説明

する．まず左チャネルの伴奏信号 iL(n)の時間変化を表す状態方程式を

xL(n + 1) = ΦxL(n) + δL(n + 1) (4.11)

のように定義する．ここで Lp次元状態ベクトルxL(n + 1)は，時刻 nから Lpサンプル過去

の伴奏信号をそれぞれ並べたベクトルであり

xL(n + 1) =
[
iL(n + 1), iL(n), · · · , iL(n − Lp + 2)

]T
(4.12)

と定義する．

また，文献 [3]の雑音抑圧法において，時刻 (n + 1)における状態量は過去の情報を用い

ずに状態量の変化を表している．それゆえ，Lp × Lp状態遷移行列Φと Lp次元駆動源ベク

トル δL(n + 1)を

Φ =



0 0 · · · · · · 0
1 0 · · · · · · 0

0 . . .
. . .

...
...

. . .
. . .
...

0 · · · 0 1 0


(4.13)

δL(n + 1) = [iL(n + 1), 0, · · · , 0]T (4.14)

のように定義する．ここで，式 (4.14)の駆動源ベクトルは時刻 (n + 1)における左伴奏信号

iL(n + 1)により構成され，状態ベクトル xL(n + 1)と相関をもつことに注意されたい [3]．
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次に左チャネルの伴奏信号 iL(n)に真のヴォーカル信号 d(n)が加わり，左チャネルの楽曲

信号 yL(n)が生成される過程を表す観測方程式は式 (4.1)より

yL(n) =mTxL(n) + ϵ(n) (4.15)

となる．ここで Lp次元観測遷移ベクトルmと観測雑音 ϵ(n)を以下

m =
[

1 0 · · · 0
]T

ϵ(n) = d(n)

 (4.16)

のように定義した．

さて，式 (4.11)と式 (4.15)にて定義した左チャネルの状態空間モデルに対してカルマン

フィルタ理論 [1]を適用することにより，以下のカラオケ生成アルゴリズム (以降，アルゴ

リズム 1と称する)が導出される．

1.PL(n + 1|n) = ΦPL(n|n)ΦT + RδL(n + 1)
+QL(n + 1) + QT

L (n + 1)
2.kL(n + 1) = {PL(n + 1|n)m}

·{mT PL(n + 1|n)m + σ2
d(n + 1)}−1

3.x̂L(n + 1|n) = Φx̂L(n|n)
4.x̂L(n + 1|n + 1) = x̂L(n + 1|n)
+kL(n + 1) ·

{
yL(n + 1) −mT x̂L(n + 1|n)

}
5.PL(n + 1|n + 1) =

{ILp − kL(n + 1)mT }PL(n + 1|n)



(4.17)

ここで，PL(n+ 1|n)は LP × Lpの事前推定誤差共分散行列，PL(n+ 1|n+ 1)は LP × Lpの事

後推定誤差共分散行列，RδL(n+1)はRδL(n+1) = E
[
δL(n + 1)δT

L (n + 1)
]
のように定義される

LP × Lpの駆動源共分散行列，QL(n + 1)は LP × Lpの相関行列，kL(n + 1)は LP次元カルマ

ンゲインベクトル，σ2
d(n+ 1)はヴォーカル信号の分散値，x̂L(n+ 1|n)および x̂L(n+ 1|n+ 1)

はそれぞれ事前推定ベクトルと事後推定ベクトルである．また IMは，M × Mの単位行列

を表す．

アルゴリズム 1手順 1.のQL(n+1)は，状態ベクトルxL(n+1)と駆動源ベクトル δL(n+1)

双方に左チャネル伴奏信号が含まれがゆえに相関項として残る行列である．本論文では詳

細な検討は行わないが，QL(n + 1)の 1行 1列目の要素は 0となることに注意する．なお，

行列 QL(n + 1)の扱いについては文献 [3]と同様である．

ところで，アルゴリズム 1 手順 3.の事前推定ベクトル x̂L(n + 1|n)の第 1要素は，時刻

(n+ 1)において出力される左チャネル伴奏信号の事前推定値 îL(n+ 1|n)である．ここで，式
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(4.13)に示した状態遷移行列Φの構造に着目すれば，̂iL(n+ 1|n)は時刻 nにおける最適推定

値 x̂L(n|n)の要素は一切使われずに更新され，結果 0となる．また，x̂L(n+ 1|n)の第 1要素

以外は，1つ前の時刻 nで実行された結果が順次反映される．すなわち，x̂L(n+ 1|n)の第 2

要素は x̂L(n|n)の第 1要素となり，これは時刻 (n − 1)での最適推定値であることから既知

量となる．第 3要素以降も同様である．

従って，時刻毎で更新の対象となるのは，手順 4.における x̂L(n + 1|n + 1)の第 1要素の

みである．これより，x̂L(n + 1|n + 1)の更新では，x̂L(n + 1|n + 1)の第 1要素のみに着目す

ればよい．これは，手順 4.のカルマンゲインベクトル kL(n+ 1)の第 1要素のみを考慮すれ

ばよいことを意味する．

以上のことを踏まえると，アルゴリズム 1は次のように書き換えることができる．

まず，事後推定ベクトル x̂L(n + 1|n + 1)における第 1要素の算出に必要な要素のみを書

き下すと

x̂L(n + 1|n + 1)[1]= x̂L(n + 1|n)[1]
+kL(n + 1)[1]

{
yL(n + 1) −mT x̂L(n + 1|n)

}
= 0 + kL(n + 1)[1] {yL(n + 1) − 0}
=kL(n + 1)[1]yL(n + 1)

(4.18)

となる．ここで a [i]はベクトル aの i行目の要素を指定する記号である．

次いでアルゴリズム 1 手順 2.のカルマンゲインベクトル kL(n + 1)は，式 (4.18)より

kL(n + 1)の第 1要素のみに着目すると

kL(n + 1)[1] = PL(n + 1|n)[1, 1]
·{PL(n + 1|n)[1, 1] + σ2

d(n + 1)}−1 (4.19)

のように表される．ここで A
[
i, j
]
は行列 Aの i行 j列目の要素を指定する記号である．

最後にアルゴリズム 1 手順 1.の事前推定誤差共分散行列 P(n + 1|n)は，式 (4.19)より

P(n+ 1|n)の 1行 1列目の要素のみに着目し，かつ RδL(n+ 1)とQL(n+ 1)の行列の構造を考

慮すれば

PL(n + 1|n)[1, 1]= Ptmp[1, 1] + RδL(n + 1)[1, 1]
+QL(n + 1)[1, 1] + QT

L (n + 1)[1, 1]
= 0 + σ2

iL(n + 1) + 0 + 0
=σ2

iL(n + 1)

(4.20)

と書き表すことができる．ここで Ptmp = ΦPL(n|n)ΦT，σ2
iL(n + 1)は左チャネル伴奏信号の

分散値である．
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新たに左チャネル駆動源分散値を pL(n + 1)，左チャネルカルマンゲインを kL(n + 1)，左

チャネル伴奏信号推定値を x̂L(n + 1)とおけば，アルゴリズム 1は式 (4.18) ∼ (4.20)より

1. pL(n + 1) = σ2
iL(n + 1)

2. kL(n + 1) =
pL(n + 1)

pL(n + 1) + σ2
d(n + 1)

3. x̂L(n + 1) = kL(n + 1)yL(n + 1)

 (4.21)

のように帰着され，これをアルゴリズム 2と呼ぶこととする．ここでアルゴリズム 2は，最

小分散推定法 [2]に対応している．つまり提案手法は，左チャネルの伴奏信号 iL(n)とヴォー

カル信号 d(n)の平均値と分散値が既知であれば，E
[{

iL(n) − îL(n)
}2]
の誤差分散を最小とす

る推定値を得ることが可能な手法と言える．なお，ヴォーカル信号および左チャネル伴奏

信号の分散値は，左チャネル観測信号 yL(n)と Step1によって推定されたヴォーカル信号

d̂(n)を用いて

σ2
d(n) =

1
N

N−1∑
i=0

d̂2(n − i)

σ2
iL(n) =

1
N

N−1∑
i=0

y2
L(n−i)−σ2

d(n)


(4.22)

のように計算される．ここで Nは分散値を計算するためのサンプル数である．

これまでの議論では左チャネルの状態空間モデルを対象としていたが，右チャネルの状

態空間モデルにおいても同様な議論ができ，式 (4.11) ∼ (4.22)中の添え字 Lを L→ Rとす

ることにより，右チャネルカラオケ信号生成アルゴリズムが得られる．

最後に提案手法のカラオケ生成アルゴリズムを表 4.2に示す．
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表 4.2: 提案手法のカラオケ生成アルゴリズム

[Iteration]
for ℓ = 1, 2, · · · , [( fs × total length of music)/Ls

]
G

Step1 Extraction of the vocal signal
1. STFT for the stereo music signal
2. Calculation of the discriminant coef.

Ae(ℓ, k) =
{|YL(ℓ, k) − YR(ℓ, k)|}2

{|YL(ℓ, k) + YR(ℓ, k)|}2
(kL ≤ k ≤ kH)

3. Extraction of the temporary vocal spectrum∣∣∣D̆(ℓ, k)
∣∣∣ =
|YL(ℓ, k)| (0 ≤ Ae(ℓ, k) < α)
0 (α ≤ Ae(ℓ, k) ≤ 1)
0 (k < kL, kH < k)
k = 0, 1, · · · , [(LF/2)]G − 1

4. The vocal signal is calculated by IFFT and overlap add.
d̂(ℓ, n) = d̆(ℓ − 1, n − Ls) + d̆(ℓ, n)

for n = (ℓ − 1)Ls, (ℓ − 1)Ls + 1, · · · , ℓLs

Step2 Generate of the Karaoke signal
• Calculation of the vocal variance

σ2
d(n) =

1
N

N−1∑
i=0

d̂2(n − i)

• Covariance matrix of the driving source

σ2
iL(n) =

1
N

N−1∑
i=0

y2
L(n−i)−σ2

d(n)

σ2
iR(n) =

1
N

N−1∑
i=0

y2
R(n−i)−σ2

d(n)

• Extraction algorithm for the Karaoke signal

5.
pL(n + 1) = σ2

iL(n)
pR(n + 1) = σ2

iR(n)

6.
kL(n + 1) =

pL(n + 1)
pL(n + 1) + σ2

d(n)

kR(n + 1) =
pR(n + 1)

pR(n + 1) + σ2
d(n)

7.
x̂L(n + 1) = kL(n + 1)yL(n + 1)
x̂R(n + 1) = kR(n + 1)yR(n + 1)

for end
for end
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表 4.3: シミュレーションに用いた楽曲信号

Music Title Artist Category Tag
青い春 back number J–POP A

Feel the love 浜崎あゆみ J–POP B
忘れもの 秋元順子 演歌 C
川千鳥 氷川きよし 演歌 D

Never Say Never Justin Bieber 洋楽 E
Applause Ledy GaGa 洋楽 F

4.5 計算機シミュレーション

本章では客観評価と主観評価により，提案手法の音質を評価する．表 4.3は音質評価に

用いたステレオ楽曲信号の一覧である．ここで表 4.3の各ステレオ楽曲信号の CDに収録

されていたインストゥルメンタルトラック (伴奏のみの楽曲)を真のカラオケ信号として以

降の各評価に用いる．

ここで表 4.3におけるサンプリング周波数 fsを fs = 44.1[kHz]，周波数領域変換のため

の STFTは窓関数にハニング窓，フレーム長は LF = 4096，シフト長は LS = 2048として

実行した．またヴォーカル帯域は kL = 200[Hz]，kH = 15, 000[Hz]，従来手法 [29]における

暫定カラオケ信号と差信号に対する重み係数をそれぞれ k1 = k2 = 0.5とした．

ヴォーカルスペクトル抽出のために用いる閾値 αは，4.4章でも述べたとおり一意に決

定することは困難であるため，実験的に求めた数値として α = 0.01とした．また，ヴォー

カル信号の分散値を算出するためのサンプル数を，楽曲信号やヴォーカル信号が非定常信

号であるということを考慮して N = 3のように設定した．

4.5.1 スペクトログラムによるステレオ感の評価

本節では従来手法 [29]と提案手法により生成されたカラオケ信号について，スペクトロ

グラムを用いてステレオ感の評価をした．

表 4.3は Tag Aの楽曲信号に対する 22 ∼ 27[sec]間の，(a)に左チャネルの真のカラオケ

スペクトル，(b)に右チャネルの真のカラオケスペクトルを示している．また (c)，(d)はそ

れぞれ，従来手法を用いて生成した左カラオケスペクトルと右カラオケスペクトル，(e)，
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(a) Left accompaniment spectrum. (b) Right accompaniment spectrum.

(c) Left Karaoke spectrum using conv.[29] (d) Right Karaoke spectrum using conv.[29]

(e) Left Karaoke spectrum using prop. (f) Right Karaoke spectrum using prop.

図 4.3: Tag Aに対するカラオケ信号のスペクトログラム比較

(f)はそれぞれ提案手法を用いて生成した左カラオケスペクトルと右カラオケスペクトルで

ある．また図の横軸は時刻，縦軸は周波数を表しスペクトルのパワーが強いほど図中の濃

淡は濃くなる．

まず，真のカラオケスペクトル (a), (b)と従来手法によって生成されたカラオケスペクト

ル (c), (d)を比較する．従来手法により生成されたカラオケスペクトルは真のカラオケスペ

クトルよりも全体的にスペクトルのパワーが強いことが観察できる．また，図中の破線で

囲まれた領域を比較するとスペクトルの濃淡分布が異なっている．さらに，従来手法の左

右チャネルのスペクトル (c), (d)を比較すると，破線で囲まれた領域のスペクトルは似た濃

淡分布を示している．これは従来手法の式 (4.8)からもわかるように，左右チャネル間の差

信号を暫定カラオケ信号に加えたことが原因であると考えられる．

次に真のカラオケスペクトル (a), (b)と提案手法によって生成されたカラオケスペクトル

(e), (f)を比較する．破線に囲まれた左右のカラオケスペクトルを比較すると，真のカラオ

ケスペクトルに非常に近い濃淡分布を示していることが確認できる．また左右のカラオケ

スペクトルは独立した濃淡分布となっている．つまり提案手法によって生成されたカラオ

ケ信号は，真のカラオケ信号に近く左右のスペクトルは異なることから，ステレオ感を有

しているといえる．
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表 4.4: SNRによる従来手法と提案手法のカラオケ信号推定精度評価

Tag
SNR of Conv[29]. SNR of Prop.

Left[dB] Right[dB] Left[dB] Right[dB]
A 5.1 4.2 8.2 7.7
B 4.8 4.4 8.0 7.7
C 2.7 3.6 5.4 5.9
D 3.5 3.3 5.9 5.7
E 2.6 1.8 4.8 4.6
F 5.5 5.2 8.0 8.0

4.5.2 SNRを用いた誤差評価

本節では，信号対雑音比 (SNR:Signal to Noise Ratio)を用いて真のカラオケ信号と従来手

法 [29]，提案手法により生成されたカラオケ信号との誤差をそれぞれ評価した．評価式は

以下のとおりである．

SNR = 10log10


E
[
i2
L(n)
]

E
[{

iL(n) − îL(n)
}2]
 [dB] (4.23)

また右のカラオケ信号 îR(n)に対しても同様に SNRを算出した．

表 4.4は表 4.3の楽曲信号に対して従来，提案手法を用いて生成したカラオケ信号と真の

カラオケ信号との誤差を SNRを用いて評価した結果である．SNR値が大きいほど各手法

によって生成されたカラオケ信号が真のカラオケ信号に近いことを意味している．

表 4.4より，A∼Fすべての楽曲信号において提案手法の方が従来手法よりも SNRが大き

いことが確認できる．しかし提案手法の SNRのみに着目すれば，生成されたカラオケ信

号は真のカラオケ信号に必ずしも近いとは言い難い．これは，実験に使用した楽曲信号の

ヴォーカル信号に対してエフェクトが掛けられており，エフェクト処理は中央定位しない

ヴォーカル信号成分として残留した結果，SNRが低下したと考えられる．ここで楽曲 C，

D，Eは他の楽曲よりも SNRが小さいが，これは次のような理由が考えられる．まず楽曲

C, Dはヴォーカル信号にエコー処理が掛けられているため，従来・提案手法ともにエコー

の部分は抑圧しきれず SNRが小さくなったと考えられる．また楽曲 Eはコーラスが左右
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に広がって定位しており，このコーラス部分が抑圧しきれず SNRが小さくなったと考えら

れる．

4.5.3 MOS評価

本節では従来手法 [29]と提案手法により生成されたカラオケ信号に対してMOSによる

聞き取り調査を行った結果を示す．調査環境は次のとおりである．

1. 音は PCで再生し，被験者はヘッドホンを装着

2. 最初に真のカラオケ信号を提示

3. 従来手法もしくは提案手法により生成したカラオケ信号を提示

4. もう一度真のカラオケ信号を提示

5. (iii)において提示しなかった手法により生成したカラオケ信号を提示

6. ステレオ楽曲信号A∼Fについて (ii)∼(v)を繰り返す

なお，音量は被験者自身に調節をしてもらった．また，ステレオ楽曲信号A∼Fはランダ

ムな順番で提示した．

図 4.4と図 4.5は，男性 3人女性 3人の計 6人に対してステレオ楽曲信号A∼Fより生成

されたカラオケ信号を，図 4.4は “音質の劣化の有無”，図 4.5は “ステレオ感”という観点

で聞いてもらい，それぞれ表 4.5と表 4.6に基づき評価した結果の平均値である．

図 4.4の音質に関するMOS評価より，提案手法は従来手法よりもほとんどの楽曲につ

いて 4以上のスコアが得られた．このことから提案手法によって得られたカラオケ信号は，

SNR評価の観点からそれほど精度が良いとは言えないものの，聴感上十分な品質を維持し

ていると言える．また図 4.5のステレオ感に関するMOS評価についても，提案手法の方が

高いスコアを得ることができた．このことから提案手法は高音質を維持しながら，ステレ

オ感のあるカラオケ信号生成法であるといえる．

表 4.7は従来手法と提案手法のMOS評価値に対して有意差があるのか，t検定により検

定した結果である．有意水準は 5%と定め，有意差が認められた場合は “有”，認められな

い場合は “無”とそれぞれ表記した．

57



表 4.5: 音質におけるスコアとカテゴリ

Score Category
5 劣化が全く認められない
4 劣化が認められるが気にならない
3 劣化がわずかに気になる　　　　
2 劣化が気になる
1 劣化が非常に気になる

A B C D E F
0

1

2

3

4

5

Music Tag

M
O

S

 

 

Conv.[29] Prop.

図 4.4: 従来手法と提案手法による音質に関する評価結果
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表 4.6: ステレオ感におけるスコアとカテゴリ

Score Category
5 ステレオ感は完全にある
4 ステレオ感はおおむねある
3 ステレオ感はややある
2 ステレオ感はあまりない
1 ステレオ感はほぼない

A B C D E F

Music Tag

0

1

2

3

4

5

M
O

S

Conv.[29]

Prop.

図 4.5: 従来手法と提案手法によるステレオ感に関する評価結果
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表 4.7: OS評価に対する t検定

評価基準
Music Tag

A B C D E F
音質劣化の有無に対する有意差 有 無 有 有 有 有

ステレオ感の有意差 有 無 無 有 有 有

表 4.7より，“音質の劣化の有無”に関しては Tag B以外，“ステレオ感”に関しては Tag

B，C以外に有意差が認められ，Tag B，Cのような楽曲を除き，従来手法よりも提案手法

の方が有効であることが確認された．

ここで，Tag Bのような popミュージックには，楽器の定位を急激に左右に振るエフェク

トが掛けられている楽曲が存在する．このような楽曲に対して従来手法のように左右チャ

ネルに同一成分の信号を加えても，ステレオ感が損なわれたようには知覚されず，提案手

法との間に差異が認められなかったと考えられる．また Tag Cのような演歌は，残響など

のエフェクトが付加されていることが多く，従来もしくは提案手法ではこれらのエフェク

トが残ってしまうため，“ステレオ感”に関して有意差が認められなかったと考えられる．

従って，提案手法はエフェクト効果が比較的に少ない楽曲に対して特に有効であると考

えられる．

4.6 アプリケーション実装

本章では提案手法の実用性を示すために，演算量評価と携帯電話端末への実装について

述べる．

4.6.1 演算量評価

本節では従来手法 [29]と提案手法の演算量評価を示す．表 4.8は，ステレオ楽曲信号か

ら 1サンプルのカラオケ信号を生成するために必要な乗算回数を各ステップごとにまとめ

た結果である．

ここで表中の Nbは，ボーカル帯域 kL ∼ kHに存在する周波数ビンの数である．また表中

の手順 3.は，従来手法では式 (4.6)におけるヴォーカルスペクトルの抑圧操作，提案手法

では式 (4.9)における伴奏スペクトルの抑圧操作に必要な乗算回数の最大数である．
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表 4.8: 従来手法と提案手法の演算量比較

Procedure
Multiplications

Conv.[29] Prop.

1. 2LF +
2LF ·log2LF

2 2LF +
2LF ·log2LF

2

2. 5Nb 5Nb

3. 2Nb (max) Nb (max)

4. 2LF +
2LF ·log2LF

2 LF +
LF ·log2LF

2

Step2 4 8

Total 7Nb +
4LF ·log2LF

2 + 4 6Nb +
3LF ·log2LF

2 + 8

表 4.8より Step1の手順 3.，4.は，従来手法よりも提案手法の方が乗算回数が少ない．提

案手法はヴォーカルスペクトルのみを抽出するため，手順 3.の抑圧操作は左右どちらかの

チャネルに施せばよくまた，手順 4.の IFFT操作も 1チャネル分のみでよいことが乗算回

数減少の要因である．

図 4.6は表 4.8を基に，1フレーム中のサンプル数 LFを 1024，2048，4096のように増加

させたときの従来手法と提案手法の演算量比較である．なおヴォーカル帯域に存在する周

波数ビンの数 Nbは，サンプリング周波数 fs = 44.1[kHz]，ヴォーカル帯域を kL = 200[Hz]，

kH = 15, 000[Hz]として算出した．

図 4.6より，サンプル数 LFが増加するにつれ従来手法と提案手法の演算量の差が広がっ

ていることが分かる．つまり提案手法は，周波数分解能を上げてヴォーカル抽出処理をす

る場合においても少ない演算量でカラオケ信号が生成可能であるといえる．

4.6.2 アプリケーション実装

本節では携帯電話端末用OSである iOSやAndroidに対して提案手法を実装したステレ

オ型自動カラオケアプリケーション “カシレボ！JOYSOUND”について，iOSに実装した

場合の操作画面を図 4.7に示す．

開発した “カシレボ！JOYSOUND”は，提案手法のヴォーカル抑圧だけでなく，共同開
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図 4.6: 従来手法と提案手法の演算量比較

発した企業の協力によりカラオケボックスのようにヴォーカルに合わせて歌詞の色が変化

する機能を有している．

また著者らは，表 4.2中の Step2のカラオケ生成アルゴリズムにおいて，ヴォーカル信号

の分散値σ2
d(n)に適当な変数 (β = 0 ∼ 1)を掛けることにより，ヴォーカルの抑圧具合を調

節する機能を実装した．これによりユーザが段階的にカラオケの練習ができるように工夫

した．加えてマイクにエコー機能を搭載することでカラオケボックスと同じ雰囲気を楽し

めるようにしている．

アプリケーションのダウンロードサイト中のコメントでも好意的な意見が多いことから，

“いつでも・どこでも・だれとでも”気軽に楽しめるカラオケアプリケーションを開発した

といえる．
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図 4.7: スマートフォンに実装したカラオケアプリケーション “カシレボ！JOYSOUND”

4.7 結言

本章では，ステレオ楽曲信号からステレオのカラオケ信号を生成する手法を提案した．

提案手法は，ヴォーカル信号の分散値を算出した後に左右のチャネルに対して独立した状

態空間モデルを構成することにより，(i)ステレオ型のカラオケ信号が生成でき，(ii)IFFT

の回数が減少することによる演算量の軽減ができる手法である．

提案手法の有効性は，(1)スペクトル評価によりステレオ感を有していること，(2)SNR

評価が従来手法よりも改善されていること，(3)MOS評価によりカラオケ信号の劣化が少

なくステレオ感を有していること，さらに (4)スマートフォンアプリケーションとして実

装し多くの評価を得ていることから明らかにされている．

加えて，雑音抑圧法をカラオケ生成アルゴリズムに応用した場合，最終的に得られた生

成アルゴリズムは最小分散推定法に帰着されることも示された．

以上より，提案手法はステレオ楽曲信号に含まれる伴奏信号を忠実に取り出すことが可

能なことより，ステレオ感を維持したカラオケ信号生成法といえる．

今後の課題は，ボーカルの中央定位を仮定しないカラオケ信号生成法の検討などが挙げ
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られる．
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第5章 結論

本論文では，ARモデルを用いない状態量推定手法である雑音抑圧法を無線通信におけ

るチャネル推定および，カラオケ音源の自動生成手法に適用した．

雑音抑圧法は，その状態空間モデルの構造，特に状態遷移行列の構造を考慮することで

最小分散推定法に帰着されることを示した．

雑音抑圧法をMIMO MC–CDMA通信方式におけるチャネルゲイン推定に適用した場合，

推定アルゴリズムは移動体の移動速度に依存しないことを計算機シミュレーションにより

示した．また，雑音抑圧法をMIMO MC–CDMA方式に応用した場合においてもチャネル

ゲイン推定手法は最小分散推定法に帰着されることを示した．

さらに，カラオケ音源の自動生成アルゴリズムとして雑音抑圧法を応用した．雑音抑圧

法により生成されたカラオケ信号はステレオ感が維持されたまま音質の劣化もほとんどな

いことが，計算機しシミュレーションおよび聞き取り調査より示した．加えて，スマート

フォンへの実装評価より実用的なカラオケ音源生成アルゴリズムであることを示した．
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