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シングルキャリア MIMO 多重における 
既知系列を利用した QRM-ML ブロック信号検出 
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あらまし QR 分解と M アルゴリズムを利用した演算量削減型最尤ブロック信号検出(QRM-MLBD)は，最小平均

二乗誤差(MMSE)規範に基づく空間フィルタリングに比べてサイクリックプリフィックス(CP)を用いるシングルキ

ャリア(SC)マルチ送受信アンテナ(MIMO)多重伝送のパケット誤り率(PER)特性を大幅に改善できる．しかしながら，

十分な特性改善効果を得るためには，M アルゴリズムにおける生き残りパス数 M の値を非常に大きくする必要があ

り，その結果，演算量が膨大となる．一方，M の値を小さくすると，M アルゴリズムの初期ステージで正しいパス

を削除してしまう確率が増加するため，PER 特性が劣化する．本報告では，この問題を解決できる手法として，既

知系列を利用した SC-MIMO 多重 (TA-SC MIMO 多重)を用い，その既知系列を利用した QRM-MLBD を提案する．

計算機シミュレーションにより， 16QAM を用いる 4×4MIMO 多重の場合，QRM-MLBD を用いる TA-SC MIMO 多

重は，M=16 程度で M=1024 とした従来の QRM-MLBD を用いる CP-SC MIMO 多重と同等の PER 特性を達成できる

ことを示す． 
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Abstract Maximum likelihood block signal detection using QR decomposition and M-algorithm (QRM-MLBD) can 
significantly improve the packet error rate (PER) performance of cyclic prefix-inserted single-carrier (CP-SC) multi-input 
multi-output (MIMO) spatial multiplexing when compared to the frequency-domain spatial filtering based on the minimum 
mean square error (MMSE) criterion. However, in order to achieve the sufficiently improved performance, a fairly large 
number M of surviving paths in the M-algorithm is required and this results in a very high computational complexity. If smaller 
M is used, the probability of removing the correct path at early stages increases. In this paper, to reduce this probability, we 
proposed a training sequence (TS)-aided QRM-MLBD for SC MIMO spatial multiplexing. We show by computer simulation 
that training sequence-aided SC-MIMO multiplexing (TA-SC MIMO) multiplexing using TS-aided QRM-MLBD with M=16 
can achieve almost the same PER performance as CP-SC MIMO multiplexing using the conventional QRM-MLBD with 
M=1024 in the case of 16QAM and 4×4 MIMO spatial multiplexing. 
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1. まえがき  

次世代の移動無線通信では，周波数利用効率の高い

高速かつ高品質なデータ伝送を実現する技術が期待さ

れている．有効な技術として，マルチ送受信アンテナ

(MIMO)多重 [1]が知られている．しかしながら，移動

無線チャネルは，遅延時間の異なる様々な伝搬路から

構成される周波数選択性フェージングチャネルである

[2]．周波数選択性フェージング環境下における MIMO
多重として，MIMO-直交周波数分割多重 (OFDM)[3]が
知られているが，OFDM は，送信信号のピーク対平均

信号電力比 (PAPR)が大きくなるので，線形電力増幅器

の負担が増加してしまう問題がある．そこで最近では，

PAPR の問題の少ないサイクリックプリフィックスを

用いるシングルキャリア伝送 (CP-SC 伝送 )を用いる

MIMO 多重が特に上りリンク通信において注目されて

いる [4, 5]．最小平均二乗誤差 (MMSE)規範に基づく周

波数領域空間フィルタリング [4]を用いれば，周波数ダ

イバーシチ効果が得られるので周波数選択性チャネル

における SC-MIMO 多重の伝送特性を比較的少ない演

算量で改善できる．しかしながら，MMSE 周波数領域



 

 

空間フィルタリングでは信号検出後に残留符号間干渉

および残留アンテナ間干渉が発生するため伝送特性が

劣化してしまい，最尤検出 (MLD)[6]との差は大きい． 
 一方，MLDは，最適な伝送特性を実現できる技術で

あるが，SC-MIMO多重に適用した場合には，その演算

量が膨大となるという問題がある (例えば，X-QAMを

用い，送信アンテナ本数をNt，ブロックサイズをNcと

すると，送信系列の候補数は ct NNX となる )．そこで最

近，CP-SC MIMO多重においてQR分解とMアルゴリズ

ムを用いる演算量削減型MLDが提案されている [7](本
論文では，QRM-MLブロック信号検出 (QRM-MLBD)と
呼ぶ )．QRM-MLBDでは，空間および周波数領域のチ

ャネルと離散フーリエ変換 (DFT)との連結を 1つの等

価チャネルとみなしQR分解を適用する．文献 [7]にお

いて，QRM-MLBDは，MMSE周波数領域空間フィルタ

リングに比べて CP-SC MIMO多重のパケット誤り率

(PER)特性を大幅に改善できることが示されている．し

かしながら，Mアルゴリズムにおける生き残りパス数

Mの値を小さくすると，Mアルゴリズムの初期ステー

ジで正しいパスを削除してしまう確率が増加するため，

十分な特性改善効果を得るためには，生き残りパス数

Mの値を非常に大きくする必要があった．しかし，生

き残りパス数Mの増加は，演算量の増加を伴う．文献

[7]では，この問題を解決するためのオーダリング法が

提案されているが，まだ十分なPER特性を得るために

必要な生き残りパス数Mの値は大きい．  
 本報告では，SC-MIMO多重において，十分なPER特

性を得るために必要な生き残りパス数Mの値をさらに

削減するために，既知系列を利用したQRM-MLBDを提

案する．筆者らは以前，シングル送受信アンテナ (SISO)
時において，CP-SC伝送の代わりに既知系列を利用し

たSC伝送 (TA-SC伝送 )[8, 9]を用い，その既知系列を利

用することで，QRM-MLBDを用いるSC伝送において

十分な伝送特性を得るために必要な生き残りパス数M
の値を大幅に減少できることを示した [10]． TA-SC 
MIMO多重では，Mアルゴリズムの初期ステージにお

けるパスの選択・削除に影響を与えるシンボルが各ア

ンテナから送信された既知系列に対応するために，初

期ステージで正しいパスを削除してしまう確率を大幅

に減少できる．  
 本報告の構成は以下のようになっている．第2章では

QRM-MLBDを用いるTA-SC MIMO多重について述べ

る．第 3章では，計算機シミュレーションにより平均

PER特性を明らかにし，TA-SC MIMO多重は，CP-SC 
MIMO多重に比べて同等のPER特性を達成するために

必要な生き残りパス数Mの値を大幅に削減できること

を示す．第4章でまとめる．  

2. QRM-MLBD を用いる TA-SC MIMO 多重  

2.1. 信号伝送系  
 図1にQRM-MLBDを用いるTA-SC MIMO多重伝送系

の送受信機構成を示す．以降では，シンボル時間Ts間

隔の離散時間低域等価表現を用いる．送信機では，送

信アンテナ毎に符号化，パンクチャおよびインターリ

ーブを行った後のビット系列を変調した後，各送信シ

ンボル系列を 1ブロックあたりNc個のシンボルからな

るブロック系列に変換する．Nc個のデータシンボルか

らなる第 nt送信アンテナ (nt=1,2,…,Nt)におけるデータ
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ここで， T
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)]1(),...,(),...,0([ −=u は，第nt送信ア

ンテナにおける既知系列ベクトルであり，全ブロック

で共通の既知系列を用いる．図2にTA-SC伝送のブロッ

ク構成を示し，CP-SC伝送と比較する．CPの代わりに

既知系列を挿入したものがTA-SC伝送である．既知系

列がCPと同じ働きをするためには，データシンボル数

と既知シンボル数を合計したシンボル数を受信側にお

けるDFT長とする必要がある．本報告では，CP-SC伝

送とデータレートを等しくするために，データシンボ

ル長および既知系列長をそれぞれNcおよびNgとし，

CP-SC伝送のデータシンボル長およびCP長と同じとし

た．したがって，TA-SC伝送とCP-SC伝送では，受信

側におけるDFTブロック長が異なり，TA-SC伝送では

Nc+Ng，CP-SC伝送ではNcとなる．  
 各送信アンテナから送信された送信信号はシンボル

時間間隔のL個の離散パスから構成される周波数選択

性ブロックフェージングチャネルを伝搬して受信され

るものとする．全ブロックで共通の既知系列を用いて

いるため，L≤Ngを満たす場合には，Nc+NgポイントDFT
後に得られる第nr受信アンテナにおける周波数領域受

信 信 号 ベ ク ト ル
T
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ここで，Esは送信シンボルエネルギー，Tsはシンボル

長である．
rt nn ,H は，第nt送信アンテナと第nr受信アン

テナ間の周波数領域チャネル行列であり，次式で表さ

れる．  
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ただし， )(, kH
rt nn , k=0~Nc+Ng−1は，第k周波数における

チャネル利得である．F (J)は次式で表わされるJ×J DFT
行列である．  
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音ベクトルであり，各要素は零平均で分散2N0/Tsの複

素ガウス過程であり， N0 は加法性白色ガウス雑音

(AWGN)の片側電力スペクトル密度である．  
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(b) 受信機構成  

図 1 QRM-MLBD を用いる TA-SC MIMO 多重伝送系  
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図 2 TA-SC 伝送と CP-SC 伝送のブロック構成の比較  
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図 3 M アルゴリズムを用いる MLD(BPSK, M=3) 

2.2. QRM-MLBD 
 式 (2)から，Nr(Nc+Ng)×1拡張周波数領域受信信号ベク

トル Y が次式のように定義できる [7](以上では，簡単

のため (Nc+Ng)の表記を省略している )．  
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ここで，H は，Nr(Nc+Ng)×Nt(Nc+Ng)等価チャネル行列，

s はNt(Nc+Ng)×1拡張送信シンボルベクトルおよび N は

Nr(Nc+Ng)×1拡張雑音ベクトルである．空間および周波

数領域のチャネルおよびDFTとの連結を 1つの等価チ

ャネルと見なすことによって SC-MIMO多重に対して

QRM-MLBDを適用できる．  
QRM-MLBDはオーダリング，QR分解およびMアル

ゴリズムを用いるMLDの3つのステップからなる．  

2.2.1. オーダリング  
文献 [7]では，QRM-MLBDにおける2つのオーダリン

グ法が提案されており (アンテナ単位オーダリングお

よび符号単位オーダリング )，符号単位オーダリングが

アンテナ単位オーダリングに比べてPER特性を大幅に

改善できることが示されている．また，TA-SC MIMO
多重を用いた場合には，符号単位オーダリングを用い

ることで各送信アンテナから送信された既知系列ベク

トルがすべてオーダリング後の拡張送信シンボルベク

トルの下部に集まることになる．その場合，信号電力

が十分に得られないために正しいパスを削除してしま

う確率が高いMアルゴリズムの初期ステージにおいて

パスの選択・削除に影響を与えるシンボルが各アンテ

ナから送信された既知系列に対応することになる．し

たがって，TA-SC MIMO多重および符号単位オーダリ

ングを用いれば，初期ステージに対応するシンボルが

既知系列になるために，正しいパスを削除してしまう

確率を大幅に減少できる．符号単位オーダリング後の

拡張送信シンボルベクトルは次式のように表される．  
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ここで，dT(t)およびuT(t)は，それぞれ送信ブロック内

の第 t番目のNt×1データシンボルベクトルおよびNt×1
既知系列ベクトルである．  

2.2.2. QR 分解  
 列ベクトルを拡張送信シンボルベクトルのオーダリ

ングと同様に並び替えた後の等価チャネル行列 orderH
に次式のようなQR分解を適用する．  

 QRH =order     (7) 



 

 

こ こ で ， Q は QHQ=I(I は 単 位 行 列 ) を 満 た す

Nr(Nc+Ng)×Nt(Nc+Ng) の 行 列 で あ る ． R は

Nt(Nc+Ng)×Nt(Nc+Ng)上三角行列である．QHを拡張周波

数領域受信信号ベクトル Y に乗算し，次式を得る．  
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2.2.3. M アルゴリズムを用いる MLD 
 式 (8)から，ML解は，図3に示すようなNt(Nc+Ng)ステ

ージで構成される木構造の中で最小のユークリッド距

離をもつパスを探索することで得られる．しかし，符

号単位オーダリングを用いるTA-SC MIMO多重の場合，

Y の第NtNc+1~Nt(Nc+Ng)番目の要素には，既知系列し

か含まれていないため，第1~NtNgステージは省くこと

ができ，第NtNg+1ステージからMアルゴリズムを開始

できる．  
 各ステージ (NtNg+1~Nt(Nc+Ng))では，二乗ユークリッ

ド距離に基づくパスメトリックを計算し，パスメトリ

ックが小さい順にM個のパスを生き残りパスとして選

択する．無符号化伝送の場合には，最終ステージ (第
Nt(Nc+Ng)ステージ )において最もパスメトリックの小

さいパスに対応するシンボル候補系列を用いてデータ

復調を行う．一方，符号化伝送の場合には，復号器へ

の軟入力として対数尤度比 (LLR)が必要となる．しか

しながら，QRM-MLBDでは最終ステージにおいて，1
または 0のビットを有する生き残りパスが存在しない

ビットが生じるため，最終ステージのパスメトリック

だけでは，すべてのビットのLLRを計算することがで

きない．本報告では，生き残りパスが存在しないビッ

トに対するLLR推定法として文献 [12]で提案されてい

る手法を用いた．各ステージでは，1および0のビット

を有する生き残りパスが存在する各ビットに対しては

そのパスメトリックを用いて近似LLRを計算し，ステ

ージ毎に1および0のビットを有する生き残りパスが存

在する各ビットの近似LLRを更新する．1および0のビ

ットを有する生き残りパスが存在しない各ビットの

LLRについては，直前までに更新された近似LLRが用

いられる．  

表 1 計算機シミュレーション諸元  

Transmitter

Channel code Turbo code  
(R=1/2, 3/4, 8/9, 1) 

Data modulation 16QAM 
Number of 

transmit antennas Nt=4 

Data symbol 
block length Nc=64 

TS or CP lengths Ng=16 

Channel 

Fading type Frequency-selective block 
Rayleigh 

Power delay 
profile 

L=16 path exponential 
power delay profile 

Decay factor α=3dB 
Time delay τ l=l  (l=0~L−1) 

Receiver 

Number of 
receive antennas Nr=4 

Channel 
estimation Ideal 

 

3. 計算機シミュレーション  
既知系列を利用したQRM-MLBDを用いる4×4 TA-SC 

MIMO多重の平均PER特性を計算機シミュレーション

に よ り 評 価 し ， 従 来 の QRM-MLBD を 用 い る CP-SC 
MIMO多重と比較する．計算機シミュレーション諸元

を表1 に示す．2個の (13,15)再帰的組織畳み込み (RSC)
符号器を用いた符号化率1/3 のターボ符号化を用いる．

ターボ符号器出力の 2つのパリティビット系列を周期

的にパンクチャして，符号化率R=1/2，3/4および8/9の
符号化系列を生成する．ターボ復号器では，Log-MAP
アルゴリズムを用い，復号の繰り返し回数は6回とした．

1パケット長は4096ビットである．データ変調方式とし

ては16QAMを用いている．データシンボル数はTA-SC
伝送およびCP-SC伝送ともにNc=64とし，TA-SC伝送に

おける既知系列長はCP-SC伝送におけるCP長と同じ

Ng=16シンボルとした．伝搬路は，減衰係数3dBの指数

減衰電力遅延プロファイルを有する L=16パスの周波

数選択性ブロックレイリーフェージングを仮定した．

チャネル推定は理想としている．  

3.1. 平均 PER 特性  
図4に無符号化時 (R=1)のQRM-MLBDを用いるTA-SC 

MIMO 多 重 の PER 特 性 を 示 す ． こ こ で ， 横 軸

Eb/N0(=R(Es/N0)(1+Ng/Nc)/4)は 1ビットあたりの平均信

号エネルギー対雑音電力スペクトル密度である．Mの

値は1, 4, 16, 64, 256としている．また，比較のため

QRM-MLBDを用いるCP-SC MIMO多重を用いた場合

の平均PER特性 [7]およびMMSE周波数領域空間フィル

タリングを用いる場合も示す．Mの値が小さい場合，

QRM-MLBDを用いるCP-SC MIMO多重では，初期のス

テージで誤って正しいシンボル候補を削除してしまう

確率が増加するため， PER特性が劣化する．一方，

QRM-MLBDを用いるTA-SC MIMO多重では，Mの値が

小さくても優れたPER特性が得られる．QRM-MLBDを

用いるTA-SC MIMO多重は，M=16程度でM=1024の従来

のQRM-MLBDを用いるCP-SC MIMO多重と同等のPER
特性を達成できる．したがって，TA-SC MIMO多重は，

CP-SC MIMO多重に比べて二乗ユークリッド距離の計

算に必要な演算量を大幅に低減できる．演算量の比較

については次節 (3.2節 )で議論する．また， M=16の



 

 

QRM-MLBDは，MMSE周波数領域空間フィルタリング

に比べて PER=10−2 を達成するための所要 Eb/N0 を約

16.5dB低減できる．  
図 5 に タ ー ボ 符 号 化 時 (R=1/2 ， 3/4 お よ び 8/9) の

QRM-MLBDを用いるTA-SC MIMO多重のPER特性を示

す．Mの値は1, 4, 16, 64, 256としている．ターボ符号

化 伝 送 の 場 合 も 同 様 に QRM-MLBD を 用 い る TA-SC 
MIMO多重では，Mの値が小さくても優れたPER特性が

得られる．M=1024の従来のQRM-MLBDを用いるCP-SC 
MIMO多重と同等のPER特性を達成するために必要な

Mの値は，R=1/2，3/4および8/9の時にそれぞれ，M=64，
16および 16である．また， M=16の QRM-MLBDは，

MMSE 周 波 数 領 域 空 間 フ ィ ル タ リ ン グ に 比 べ て

PER=10−2を達成するための所要Eb/N0をR=1/2，3/4およ

び8/9の時にそれぞれ，約2dB，7dBおよび10dB低減で

きる．  
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図 4 平均 PER 特性 (無符号化 ) 

表 2 1 ブロックあたりの複素乗算回数 (16QAM，

Nt=Nr=4，Nc=64 および Ng=16) 

 
TA-SC 

MIMO(M=16) 

CP-SC 

MIMO(M=1024)
DFT 2.6×104 1.6×104 

Equivalent channel 
matrix generation 1.0×105 6.6×106 

QR decomposition 
[13] 3.3×107 4.2×106 

Multiplication of QH  1.0×105 6.6×104 
Squared Euclidian 

distance calculations 1.3×107 5.4×108 

Total 4.6×107 5.5×108 

Nt=Nr=4

A
ve
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100

10−1

10−2

10−3

M=1
M=4
M=16
M=64
M=256

M=1024
(CP-SC only)

CP-SC
TA-SC

Rate R=1/2
turbo coded
16QAM
Nc=64, Ng=16
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Average received Eb/N0 per antenna (dB)

MMSED

 
(a) R=1/2 
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Nt=Nr=4

A
ve

ra
ge

 P
ER

100

10−1

10−2

10−3

M=1
M=4
M=16
M=64
M=256

M=1024
(CP-SC only)

CP-SC
TA-SC

Rate R=8/9
turbo coded
16QAM
Nc=64, Ng=16

5 10 15 20 25
Average received Eb/N0 per antenna (dB)

MMSED

 
(c) R=8/9 

図 5 平均 PER 特性 (ターボ符号化 ) 



 

 

3.2. 演算量  
QRM-MLBD を用 い る TA-SC MIMO 多重 お よ び

CP-SC MIMO 多重の演算量を複素乗算回数の観点から

比較する．表 2 に 16QAM を用い，Nt=Nr=4，Nc=64 お

よび Ng=16 の場合における 1 ブロックあたりの複素乗

算回数を示す．生き残りパス数 M の値は，TA-SC MIMO
多重では M=16，CP-SC MIMO 多重では M=1024 として

いる．TA-SC MIMO 多重において必要な複素乗算回数

は，DFT に Nr(Nc+ Ng)2，QR 分解に NrNt
2(Nc+ Ng)3，QH

の乗算に NrNt(Nc+Ng)2，二乗ユークリッド距離の計算

に ∑ −

=
++++

1

1
)2(161632 ct NN

n gtgt NNnMNN である．一方，

CP-SC MIMO 伝送においては，DFT に NrNc
2，QR 分解

に NrNt
2Nc

3，QH の乗算に NrNtNc
2，二乗ユークリッド

距 離 の 計 算 に ∑ −

=
++

1

1
)2(1632 ct NN

n
nM で あ る ． TA-SC 

MIMO 多重は，等価チャネル行列のサイズが CP-SC 
MIMO 多重に比べて大きいため，変換後の受信信号ベ

クトルを得るまでの演算量が大きい．しかしながら，

前で述べたように TA-SC MIMO 多重は M の値を小さ

くできるため，二乗ユークリッド距離の計算に必要な

演算量を大幅に削減することができる．結果として，

同等の PER 特性が得られる M=16 の QRM-MLBD を用

いる TA-SC MIMO 多重と M=1024 の QRM-MLBD を用

いる CP-SC MIMO 多重を比較すると，TA-SC MIMO 多

重は，全体の演算量を CP-SC MIMO 多重の約 8%に削

減することができる (本報告で用いている LLR 推定法

[12]は，各ステージにおけるパスメトリックを利用し

て LLR を計算できるため，その演算量はターボ復号の

演算量を除けば，無符号化時とほぼ同等である )．一方

で，MMSE 周波数領域空間フィルタリングと比べると

その演算量は，約 450 倍となる．  

4. まとめ  
本報告では，SC-MIMO 多重において，十分な PER

特性を得るために必要な生き残りパス数 M の値を削

減するために，既知系列を利用した SC-MIMO 多重  
(TA-SC MIMO 多重 )を用い，その既知系列を利用した

QRM-MLBD を提案した．TA-SC MIMO 多重では，M
アルゴリズムの初期ステージにおけるパスの選択・削

除に影響を与えるシンボルが各アンテナから送信され

た既知系列に対応するために，初期ステージで正しい

パスを削除してしまう確率を大幅に減少できる．

16QAM を用いる 4×4MIMO 多重の場合，M=16 程

度で M=1024 の従来の QRM-MLBD を用いる CP-SC 
MIMO 多重と同等の PER 特性を達成できることを示し

た．その結果，全体の演算量は CP-SC MIMO 多重の約

8%に削減することができることも示した．また，

MMSE 周波数領域空間フィルタリングと比べて演算量

の増加は伴うものの，非常に優れた PER 特性を達成で

きることを示した．今後の検討課題としては，周波数

領域ターボ等化 [14]との比較が挙げられる．  
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