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あらまし  アンテナが無線セル中央の基地局に集中配置されている従来のセルラネットワーク(CN)では，セル端

に近づくに連れて受信信号電力が低下するため，セル端付近のユーザのスループットが極端に低下してしまう．多

数のアンテナを無線セル内に分散配置する分散アンテナネットワーク(DAN)はこの問題を解決できる．DAN では，

移動端末の近傍に高確率でアンテナが存在するため，セル全域で高い受信信号電力を達成できる．したがって，複

数の分散アンテナを用いてマルチアンテナ(MIMO)空間多重を行えば，セル全域で高いスループットを達成できる．

本報告では，以前筆者らが提案した最小平均二乗誤差(MMSE)規範に基づく送受信協調フィルタリングを用いる適

応シングルキャリア(SC)-MIMO 伝送を DAN に適用したときの下りリンクハイブリッド自動再送要求(HARQ)スル

ープット分布を，計算機シミュレーションにより明らかにする．DAN が CN と比較して特にセル端付近のスループ

ットを大幅に向上できること，送受信協調 MMSE フィルタリングを用いる適応 SC-MIMO 伝送が特に DAN におい

て従来の受信MMSEフィルタリングを用いる SC-MIMO空間多重よりもスループットを向上できることを示してい

る． 
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Abstract  In the conventional cellular network (CN) whose antennas are co-located at the center of the cell, the throughput 
near the cell edge significantly degrades due to the degradation of the received signal power. Distributed antenna network 
(DAN) whose antennas are distributed over the entire cell can solve this problem. In DAN, high received signal power can be 
obtained over the entire cell because the mobile terminal can access the nearby antennas with a high probability. Therefore, the 
throughput can be increased over the entire cell by performing multiple-input multiple-output (MIMO) spatial multiplexing 
with multiple distributed antennas. In this paper, we evaluate, by computer simulation, the hybrid automatic repeat request 
(HARQ) throughput distribution in DAN of the adaptive single-carrier (SC)-MIMO transmission with minimum mean square 
error (MMSE) based joint transmit and receive filtering which was recently proposed by us. It is shown that DAN can improve 
the downlink throughput especially near the cell edge compared to CN and the proposed transmission method can improve the 
throughput especially in DAN compared to the conventional SC-MIMO spatial multiplexing with receive MMSE filtering. 
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1. まえがき  
次世代移動無線通信システムでは超高速伝送サー

ビスが期待されるが，利用可能な周波数帯域は限られ

ている．そこで，帯域幅を拡大することなく伝送速度

を向上できるマルチアンテナ (MIMO)空間多重 [1]が近

年注目されている．  

しかし，広帯域無線チャネルは遅延時間の異なる複

数の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]．そのため，アンテナ間干渉 (IAI)

に加え，周波数選択性フェージングに起因するシンボ

ル間干渉 (ISI)によって，MIMO 空間多重の伝送特性が

劣化する．周波数選択性フェージングチャネルに耐性

のある直交周波数分割多重 (OFDM)を対象に MIMO 空

間多重が検討されている [3]が，OFDM は送信信号のピ

ーク対平均電力比 (PAPR)が大きいという問題がある． 



 
  
 

 

そこで筆者らは，PAPR の小さいシングルキャリア

(SC)-MIMO 空間多重 [4]に注目している．SC-MIMO 空

間多重では，IAI のみならず，ISI によって伝送特性が

劣化してしまうため，これらを抑圧する信号検出技術

が必要である．最小平均二乗誤差 (MMSE)規範に基づ

く周波数領域受信フィルタリング (受信 MMSE フィル

タリング )[4]は，低演算量ながら IAI および ISI を同時

に抑圧できる．しかし，受信フィルタリングだけでは

IAI および ISI の抑圧は十分ではない．  

筆者らは最近，送信機と受信機でチャネル情報 (CSI)

を共有し，MMSE 規範に基づく周波数領域空間フィル

タリングを協調して行う送受信協調 MMSE フィルタ

リングを用いる適応 SC-MIMO 伝送を提案した [5]．提

案法は，送受信協調 MMSE フィルタリングによって

MIMO チャネルを IAI の発生しない直交チャネル (固有

モード )に変換した上で，固有モード毎に MMSE 規範

に基づく送信電力配分と受信周波数領域等化 (FDE)を

行うことで ISI を抑圧する．また，各固有モードの受

信信号対干渉+雑音電力比 (SINR)は大きく異なるため，

提案法では適応ランク制御 (Rank adaptation)[6]と適応

変調 [7]を行うことで固有モード間の受信 SINR 差を低

減する．以上より，提案法は従来の受信 MMSE フィル

タリングだけを用いる SC-MIMO 空間多重よりもハイ

ブリッド自動再送要求 (HARQ)[8]を用いるパケット伝

送のスループット特性を大幅に改善できる．  

ところで，広帯域無線チャネルは，周波数選択性フ

ェージングだけでなく，伝搬損失およびシャドウイン

グ損失によっても特徴づけられる [2]．セル中央の基地

局にアンテナが集中配置されている従来のセルラネッ

トワーク (CN)では，これらの影響により特にセル端付

近の移動端末の平均受信信号電力が低下し，MIMO 空

間多重によるスループットの向上を期待できない．  

筆者らは，多数のアンテナをセル内に分散配置する

分散アンテナネットワーク (DAN)[9,10]が上記の問題

を解決できる有望なネットワークだと考えている．

DAN では，移動端末が高確率で距離の近い分散アンテ

ナと通信できるため，セル端でも高い受信信号電力を

獲得できる．各分散アンテナは光ファイバ等の有線で

信号処理局 (SPC)と接続されており，これら分散アンテ

ナを複数用いて MIMO 伝送を行うことでスループット

の向上が期待できる．筆者らはこれまで，DAN におけ

る広帯域 MIMO 伝送の下りリンクチャネル容量分布を

明らかにし，DAN が CN と比較して特にセル端付近の

チャネル容量を大幅に向上できることを示した [10]．

また，固有モード伝送を行い，さらに周波数・固有モ

ードの 2 次元に対する注水電力配分を行うことでチャ

ネル容量を最大化できることを示した．しかし，

SC-MIMO 伝送では周波数領域注水電力配分を行うと

ISI を強調してしまい，伝送特性が劣化する [11]．一方

で，筆者らが提案した送受信協調 MMSE フィルタリン

グは固有モード伝送と MMSE 規範に基づく電力配分

を行うため，SC-MIMO 伝送との親和性が高い．  

そこで本報告では，送受信協調 MMSE フィルタリン

グを用いる適応 SC-MIMO 伝送を対象に，DAN および

CN の下りリンク HARQ スループット分布を計算機シ

ミュレーションにより明らかにする．送受信協調

MMSE フィルタリングを用いる適応 SC-MIMO 伝送で

は， MIMO チャネルを固有モードに変換し， Rank 

adaptation と適応変調を行うため，端末から遠方に存

在する信号検出精度の低い分散アンテナも有効利用で

き，特に DAN において従来の受信 MMSE フィルタリ

ングだけを用いる SC-MIMO 空間多重よりも優れた

HARQ スループット特性が得られる．  

本報告の構成は以下のとおりである．第 2 章では，

システムモデルを示す．第 3 章では，送受信協調 MMSE

フィルタリングを用いる適応 SC-MIMO 伝送の HARQ

パケット伝送系について述べる．第 4 章では計算機シ

ミュレーションにより HARQ スループット分布を明ら

かにし，第 5 章でまとめる．  

 

2. システムモデル  

2.1. チャネルモデル 
広帯域無線チャネルは，距離に依存する伝搬損失，

対数正規分布するシャドウイング損失および周波数選

択性フェージングにより特徴づけられる．第 n 送信ア

ンテナから距離 Rn だけ離れた位置に存在する移動端

末の平均受信電力 Pr ,n は次式で表される [2]．  
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ここで，Pt ,n は第 n 送信アンテナの送信電力，α は伝搬

損失指数，ηn は零平均で標準偏差 σS の正規分布に従う

シャドウイング損失 (dB)を表す．また，セル半径 R で
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L 個の離散パスから構成される周波数選択性チャネ

ルを仮定したとき，第 n 送信アンテナと第 m 受信アン

テナ間のチャネルのインパルス応答 hm ,n(τ)は次式で表

される．  
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ここで， )(
,
l

nmh および )(
,τ l
nm はそれぞれ第 n 送信アンテナと

第 m 受信アンテナ間における第 l パスの複素パス利得

および遅延時間であり，本報告ではサンプリング間隔

の整数倍の遅延時間 (すなわち ll
nm )(

,τ )を有する離散パ

スを仮定している．また， 1][
1
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L
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l
nmhE であり，δ(τ)

はデルタ関数である．  

2.2. ネットワークモデル 
本報告では，シングルセル・シングルユーザ環境を

仮定する．本報告で仮定する DAN および CN モデルを



 
  
 

 

図 1 に示す．Nr 本のアンテナを有する移動端末がセル

内に 1 台存在するものとする．DAN においてはセル内

に 7 本のアンテナが等間隔で分散されており，隣接す

るアンテナ間の距離はセル半径 R の 2/3 倍としている．

一方，CN においてはセル中央に 7 本のアンテナが集

中配置されている．これら 7 本のアンテナの中から，

パス利得の二乗和  





1

0

1

0

2)(
,

rN

m

L

l

l
nmn h の大きな Nt 本を送

信アンテナとして用いる．  

 

(a) DAN  (b) CN 

図 1 セルモデル  

 

3. 送受信協調 MMSE フィルタリングを用いる

適応 SC-MIMO の HARQ パケット伝送  

3.1. 信号伝送系  
図 2 に送受信協調 MMSE フィルタリングを用いる適

応 SC-MIMO の HARQ パケット伝送の送受信系を示す．

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，第 3.3 節で述べる Rank adaptation と

適応変調により再送ごとのチャネルのみを考慮した J

個のシンボル系列に変調する．各シンボル系列を Nc

個のデータシンボルからなるブロックに分割し，ブロ

ックごとに離散フーリエ変換 (DFT)を適用することで

周波数領域データシンボルブロックに変換する．この

周波数領域データシンボルブロックに対し送信フィル

タリングを適用し，得られた Nt 個の送信シンボルブロ

ックそれぞれに逆 DFT(IDFT)を適用することで時間領

域送信シンボルブロックに再変換する．各ブロックの

後尾 Ng シンボルをサイクリックプリフィックス (CP)

としてコピーし，ブロックの先頭のガードインターバ

ル (GI)に挿入し，Nt 本のアンテナから送信する．  

受信機では，Nr 本のアンテナで受信したパケットか

ら CP を除去した後，Nc シンボルごとのブロックに分

割し，DFT 後の周波数領域シンボルブロックに対し受

信フィルタリングを適用する．受信フィルタリング後

の軟判定出力からビット対数尤度比 (LLR)を計算し，

このときの受信パケットが再送パケットである場合に

はビット LLR 合成 [12](すなわちビット LLR の加算 )を

行う．その後，デインタリーブ，およびデパンクチャ

を行い，ターボ復号を行う．その後誤り検出を行い，

誤 り が 検 出 さ れ た 場 合 に は Negative 

Acknowledgement(NACK)信号を送信機に送り，再送を

要求する．一方，誤りが検出されなければ ACK 信号

を送り，次の情報ビット系列の送信を要求する．  

 

(a) 送信機  

 

(b) 受信機  

図 2 送受信系  

3.2. 送受信信号  
Nr×Nt の周波数領域 MIMO チャネル行列 H(k)の第

(m,n)要素 Hm ,n(k)は，第 n 送信アンテナと第 m 受信ア

ンテナ間のチャネルの伝達関数であり，次式で表され

る．  
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送信機では，DFT 後の第 k 周波数における J×1 の周

波 数 領 域 デ ー タ シ ン ボ ル ベ ク ト ル

{D(k)=[D0(k),…,Dj(k),…,DJ1(k)]T; k=0~Nc1}に対し送

信フィルタリングを行い，次式で表される送信シンボ

ルベクトルを得る．  
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ここで， (.)T は転置演算子を表している．W t(k)は Nt×J

の送信フィルタ行列であり，MMSE 規範の最適フィル

タは次式で表される．  
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なお，Nt×J の行列 V(k)の第 j 列は，Nt 次の正方行列

HH(k)H(k)の第 j 固有値 Λ j(k)に対応する固有ベクトル

である．ここで， (.)H はエルミート転置演算子を表し

ている．また，J×J の対角行列 Φ(k)の第 j 対角要素 Φ j(k)

は，第 k 周波数における第 j 固有モードへの MMSE 規

範に基づく送信電力配分であり，次式で表される．  
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こ こ で ， μ は 総 送 信 電 力 を 一 定 に す る ( す な わ ち
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し，時間領域送信ブロックを生成し，CP を挿入して各

アンテナから送信する．  

受信機では，Nr 本のアンテナで得られた各受信シン

ボルブロックから CP を除去し，Nc ポイント DFT を適

用して周波数領域シンボルブロックに変換する．第 k

周波数における Nr×1 の周波数領域受信信号ベクトル

は次式で表される．  

)()()(2

)]()...,(),...,([)( 10

kkkTE

kYkYkYk

ss

T
Nm r

ZSH

Y



   (8) 

ここで，Z(k)=[Z0(k),…,Zm(k),…, )(1 kZ
rN  ]T は雑音ベクト

ルであり，各要素は零平均で分散 2N0/Ts の複素ガウス

変数である．  

Y(k)に対し次式のように J×Nr の受信フィルタ行列

Wr(k)を乗算し，周波数領域軟判定シンボルベクトルを

得る．  
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ここで，MMSE 規範の最適 Wr(k)は次式で表される．  

     11γ)()()()()()()(


rN
H

tt
H

tr kkkkkkk IWHWHWHW (10) 

ここで，IX は X 次の単位行列である．得られた J 個の

周波数シンボルブロック{ )(ˆ kDj ; k=0~Nc1}, j=0~J1 に

Nc ポイント IDFT を適用し，時間領域軟判定シンボル

ベクトルを得る．時間領域軟判定シンボルベクトルか

らビット LLR を計算し，このときの受信パケットが再

送パケットである場合にはビット LLR 合成 (すなわち

ビット LLR の加算 )を行う．  

ここで，送受信協調 MMSE フィルタリングの動作に

ついて考察する．受信フィルタ乗算後の等価チャネル

)(kH は次式で表される．  

 )(),...,(diag
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diag

)()()()(
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式 (11)より，送受信協調 MMSE フィルタリングによっ

て MIMO チャネル行列 H(k)が対角化され，IAI が発生

しないことがわかる．また，各固有モードに対して式

(7)で表される MMSE 規範に基づく送信電力配分を適

用することで，効果的に ISI を抑圧することができる． 

3.3. Rank adaptation および適応変調  
本報告では，ビット誤り率 (BER)最小規範に基づき，

ランク J と変調方式を再送毎に決定する．受信 SINR

の低い固有モードにビットを割り当てない，または割

り当てるビット数を少なくし (ランク J を減らす，また

は低多値変調を適用し )，受信 SINR の高い固有モード

に割り当てるビットを多くする (高多値変調を適用す

る )ことで固有モード間の伝送特性差を小さくできる． 

送受信協調 MMSE フィルタリングを用いる適応

SC-MIMO の HARQ パケット伝送における第 j 固有モ

ードの受信 SINR, j は次式で表される．  


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ここで，  







1

0

)(
1~ cN

k
j

c
j kH

N
H  (13) 

であり， )()(
, kW r
mj は Wr(k)の第 (j,m)要素である．  

グレイ符号化を用いた変調方式を用いる場合，雑音

と ISI の和が複素ガウス変数で近似できるとき，条件

付き BER, )( j
bp は次式のように近似できることが知ら

れている [2]．  










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 
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j

j
j

j
b b

ap erfc)(  (14) 

ここで，aj および bj は変調方式に対応した係数であり，

表 1 のようになっている．また，erfc(.)は誤差補関数

である．J 個の固有モードにそれぞれ 1 シンボルあた

り Mj ビットを割り当てたときの全固有モードの平均

BER, bP は次式のように表すことができる．  
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ここで，  




1

0
η

J

j jM であり，周波数利用効率 (bps/Hz)

を表している．  

ランク J および変調方式の決定は以下の手順で行う．

まず，すべての J のパターンに対して式 (12)より Γ j を

計算する．次に，全固有モードに割り当てられるビッ

ト数の合計が η となるような各固有モードへのビット

配分の全組み合わせについて，式 (15)を用いて最も平

均 BER が小さくなるランク J および変調方式の組み合

わせを選択する．  

表 1 各変調方式の aj および bj 

Data modulation aj bj  

BPSK 1/2 1 

QPSK 1/2 2 

8PSK 1/3 1/sin2(π/8) 

16QAM 3/8 10 

64QAM 7/24 42 

256QAM 15/64 170 

 



 
  
 

 

4. 計算機シミュレーション  

4.1. 計算機シミュレーション諸元  
表 2 計算機シミュレーション諸元  

Channel 
coding 

Turbo encoding with (13,15) RSC encoder 
Log-MAP decoding with 6 iterations 

HARQ Type II S-P4 

Transmitter 
& 

Receiver 

Normalized transmit 
Es/N0 

10(dB) 

No. of information bits K=4096  

No. of DFT points Nc=128 

Guard interval length Ng=16  

Channel estimation Ideal 

No. of Tx/Rx antennas (Nt,Nr)=(2,2),(4,4)

Antenna correlation Uncorrelated 

Channel 

Path loss exponent α=3.5 
Shadowing loss 

standard deviation 
σS=7.0(dB) 

Fading 
Frequency-selective

block Rayleigh 
Power delay profile 16-path uniform 

表 2 に計算機シミュレーション諸元を示す．HARQ

に用いる誤り訂正符号として， (13,15)再帰的組織畳込

み (RSC)符号器を 2 つ用いるターボ符号を適用してい

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．HARQ には Type II 

S-P4[8]を用い，誤り検出は理想とした．変調方式は表

1 のものを用いた．情報ビット長は K=4096 ビットであ

る．16 パスの一様電力遅延プロファイルを有する周波

数選択性ブロックレイリーフェージングチャネルを仮

定し，各アンテナ間のフェージングは無相関とする．

チャネル推定は送受信機双方で理想的に行えるものと

している．  

4.2. HARQ スループットの空間分布  
図 3 に，端末が図 1 に示すセルの中央から距離 x の

位置に存在するときの平均スループットを示す．送受

信協調 MMSE フィルタリングを用いる適応 SC-MIMO

伝送との比較のため，受信 MMSE フィルタリングを用

いる SC-MIMO 空間多重の特性も併せて示す．図 3(a)

は Nt=Nr=2，同図 (b)は Nt=Nr=4 のときの特性を示して

いる．受信 MMSE フィルタリングを用いる SC-MIMO

空 間 多 重 で は ， 図 3(a) の η=4(8) の と き に は

QPSK(16QAM)変調を，同図 (b)の η=8(16)のときには

QPSK(16QAM)変調をそれぞれ Nt 個のストリームに適

用し，等電力で送信している．また，受信機では同一

パケットを受信した際には MMSE パケット合成 [4]を

行った．図 3 より，CN ではセル端に近づくに連れて

平均スループットが低下するのに対し，DAN ではセル

端でも平均スループットがほぼ低下しないことがわか

る．これは，DAN ではアンテナをセル内に分散配置し

たために伝搬損失の影響を低減できたからである．  

また，図 3 より，提案法が従来の受信 MMSE フィル

タリングを用いる SC-MIMO 空間多重よりも特に DAN

において平均スループットを向上できていることがわ

かる．提案法では固有モード伝送と Rank adaptation 及

び適応変調により，地理的に分散している複数のアン

テナを有効利用できたためである．以下でその詳細を

考察する．  

図 4 に，Nt=Nr=4 のときのセル内の各地点における

ランク及び変調方式の選択確率を示す．図 4 より，DAN

ではセル内のどの地点でも J=3 が選択される確率が最

も高いことがわかる．これは，DAN では受信信号電力

が高確率で高くなるため，ダイバーシチ利得よりも多

重化利得を得るように Rank adaptation と適応変調が動

作するためである．ただし，J=4 となる確率は極めて

低いことがわかる．これは，Nt=4 のうち比較的端末か

ら遠方に存在するアンテナからの信号の検出精度が低

いためである．提案法では最小固有モードにビットを

割り当てず，その分のビットを受信 SINR の高い他の

固有モードに割り当てることで通信品質を向上してい

る．そのため，従来の受信 MMSE フィルタリングを用

いる SC-MIMO 空間多重よりも高いスループットを達

成できる．一方，CN ではセル端に近づくに連れてラ

ンクが小さくなる確率が高くなることがわかる．これ

は，セル端での受信信号電力が伝搬損失により低下す

る た め ， ダ イ バ ー シ チ 利 得 を 得 る よ う に Rank 

adaptation と適応変調が動作するためである．しかし，

CN ではダイバーシチ利得を得ても伝搬損失とシャド

ウイング損失の影響を低減できないため，スループッ

トがあまり向上しない．  

また，図 3 より，Nt=Nr=2 のときよりも Nt=Nr=4 の

ときのほうが提案法による平均スループット特性の改

善効果が大きいことがわかる．これは上述のように，

提案法では地理的に分散している複数のアンテナを有

効利用できるからである．従来法では送信アンテナ本

数が増えるに連れて端末から遠方に存在するアンテナ

からの信号検出精度が低下するため，送信アンテナ本

数が増加するほど提案法の改善効果が顕著に現れる．  

 

5. むすび  
本報告では，送受信協調 MMSE フィルタリングを用

いる適応 SC-MIMO 伝送を対象に，DAN 及び CN の

HARQ スループット分布を明らかにした．計算機シミ

ュレーションにより，DAN が CN と比較して特にセル

端付近のスループットを向上できること，送受信協調

MMSE フィルタリングを用いる適応 SC-MIMO 伝送が

特に DAN において従来の受信 MMSE フィルタリング

を用いる SC-MIMO 空間多重よりもスループットを向

上できることを示した．DAN モデルに関する詳細な検

討は今後の重要な検討課題である．  
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(a) Nt=Nr=2     (b) Nt=Nr=4 

図 3 平均スループットの空間分布 

   

(a) DAN      (b) CN 

図 4 ランクと変調方式の選択確率(Nt=Nr=4) 
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