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概要

近年における通信技術への需要の高まりや応用範囲の拡大などに対し, より高速, 高信

頼な通信システムを実現する上で通信路符号化が重要となる. 通信路符号化に用いられる

誤り訂正符号のうち畳込み符号などの木構造を有する符号は応用上重要な符号のクラス

である. 本論文では, 木構造を有した符号として, 畳込み符号, Spinal符号, 符号語分割に

もとづくレートレス符号を対象とし, その誤り特性について検討した.

畳込み符号は通信システム等に広く用いられる誤り訂正符号であり, 誤り率についての

解析的な検討は数学的な困難さから十分になされていない. また, 解析においてもパスメ

モリ長が無限であるとの仮定や, 妨害成分として加法性白色ガウス雑音通信路を想定する

など, 理想的な条件が仮定される場合が多い. 本論文では, パスメトリックの確率質量に

注目することでパスメモリ長が有限である場合, フェージングが存在する場合の評価方法

を提案した. また, 干渉対策として修正メトリックを用いる場合における解析的な誤り率

の評価法を検討し, 判定変数のモーメントとモーメント法を用いることで誤り率を解析的

に評価した.

次に, Spinal符号の特性を改善する復号アルゴリズムついて検討した. Spinal符号にお

ける復号アルゴリズムは符号木の動的探索問題とみなすことができるが, 従来の復号法に

おいてはアルゴリズムについて十分に検討していない. Spinal符号における符号木にもと

づく復号法は, 畳込み符号と逐次復号における復号アルゴリズムと同様の性質を有してい

ると考えられる. そこで, 本論文では, 復号アルゴリズムとして, パス収束に注目したスラ

イディングブロック復号法の適応を検討し, 収束したパスのみについて判定を行うことで

情報ビット長が短い場合に伝送効率を改善する復号法を提案した. また, システムの複雑

性低減に関して, 従来法におけるソート処理をしきい値にもとづくアルゴリズムに置き換

えることで, 復号における計算複雑性を低減可能であることを示した. 加えて, 従来のし

きい値復号では最適なしきい値を設定するために信号対雑音電力比などの通信路に関す

る情報が必要であったが, 受信シンボル数を用いることで, 通信路についての情報が不要

なしきい値復号法を提案し, 通信路状態の推定が不要でかつ, 複雑性を低減するしきい値

復号法が構成可能であることを示した.
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さらに, ブロック符号が木構造で表せる点に着目することで, 符号語分割にもとづく

レートレス符号の構成法を提案し, その特性について明らかにした.
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第1章 序論

近年における情報通信技術への需要の増加や応用範囲の拡大などに対して, 高速, 高信

頼な通信を実現するために通信路符号化に関連する技術の重要性が高まっている. 通信路

符号化では, 誤り訂正符号を用いることで通信途中に生じる情報の誤りを訂正し, 通信シ

ステムの信頼性を向上させる.

誤り訂正符号は Shannonの通信路符号化定理 [1]により数学的な基礎を与えられると

同時に, 誤り率を任意に小さくする符号が存在することが示されたが符号の構成法に関

しては示されなかった. これに対し, Peterson [2], Berlekamp [3], MacWilliams [4]らによ

り代数的な構造にもとづくブロック符号が研究され, Hamming符号 [5], Golay符号 [6],

Reed-Muller符号などが提案され, その後 Bose-Chaudhuri-Hocquenghem(BCH)符号 [7],

Reed-Solomon符号 [8–10]などのより強力な符号とその復号法についての研究がなされ

た. これらのブロック符号に対し, Eliasは符号語を逐次的に生成する畳込み符号 [11–15]

を提案し, Viterbiによって効率よく復号可能なビタビアルゴリズム [16–19]が示された.

ビタビアルゴリズムは, 符号器の状態数が比較的小さい場合において, 従来の逐次復号

法 [20, 21]よりも効率良く復号を行うことが可能であり, トレリスにもとづくブロック符

号の復号法 [22], BCJRアルゴリズムによる最大事後確率復号 [23], 連接符号 [24,25]の構

成法の発見に寄与した. その後, Ungerboeckは畳込み符号を用いたシステムにおける変

調と符号化を同時に考慮した Trellis Coded Modulation(TCM) [26–28]を提案し, これら

は今日の無線 LAN [29]や携帯電話における通信規格 [30]等においても広く採用されてい

る. 畳込み符号の特性評価においては, 数学的な困難さからシミュレーションが用いられ

る場合が多く, 解析的な評価はあまり行われていない. 解析的な評価法としては, 誤り率

の上界, 下界が用いられるが, これらの手法では信号対雑音電力比が小さな場合において

は誤り率を評価できず, また, メモリ長など実システムにおける要素を拘束条件として考
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慮していない.

これらの符号に対し, 確率伝搬アルゴリズムにもとづく反復復号 [31–34]を基礎とする

Turbo符号 [35–40], Low Density Parity Check(LDPC) 符号 [41–46]などのグラフ上で定

義される符号 [47–52]が近年, 注目されている. Turbo符号は畳込み符号器をインターリー

バを介して並列に連接した符号であり, LDPC符号は疎な行列により定義される符号であ

り, これら符号の構造と特性はグラフ理論と確率伝搬によるメッセージパッシングとして

説明される. これらの符号は, 次世代の携帯電話における通信規格 [30]などでも採用され

ている強力な誤り訂正能力を有する符号であり, 昨今においては LDPC符号に空間結合

の考え方を導入した空間結合符号 [53–58]も同様に強力な誤り訂正能力を有している.

これらの誤り訂正符号の研究に対し, 伝送効率の優れた通信システムの設計を目的とし

た概念として, レート適応 [59–62]は通信効率の向上において重要な技術である. レート

適応では, 通信路の状況が悪い場合には誤り訂正符号の冗長度を大きくし, 良い場合には,

冗長度を小さくすることで, 適応的に通信効率を向上させる機構である. しかしながら,

レート適応においては, 通信路状況の情報が必要になり, 通信路状況の推定機構が必要と

なる.

伝送効率を向上させる異なるアプローチとして, MacKayらはレートレス符号を提案し

た [63]. レートレス符号では復号に成功するまで追加のシンボルを送信し続けることで,

自動的に最適な冗長度が決定される符号であり, Tornado符号 [64], Luby-Transform(LT)

符号 [65], LDPC符号と LT符号の連接符号である Raptor符号 [66]などが提案されてい

る. これらの符号はパケット通信などの消失通信路における符号として提案された符号

であるが, 近年では加法性白色ガウス雑音通信路への応用 [67]などが検討されている. ま

た, 通信路における伝送効率を向上させるために, 多値数の大きな信号点配置を用いる場

合, 2元符号では, 信号の復調において軟情報の損失が生じるため, 多値信号に適した符号

としては多元 LDPC符号などが望ましい. この観点から LDPC符号にもとづくレートレ

ス符号なども提案されているが, LDPC符号は復号において確率伝搬アルゴリズムにもと

づく対数尤度の反復計算が必要となる. これに対し, 2011年に Perryらによって提案され

た Spinal符号 [68]は新たなクラスのレートレス符号であり, 復号において対数尤度比の

2



反復計算を必要とせず, 高密度の信号点配置で動作し優れた伝送効率を達成する符号であ

る. Spinal符号の復号は符号木にもとづく最尤復号法が用いられ, 復号アルゴリズムは,

符号木上の最小コストパス探索問題として定式化される. 木探索アルゴリズムとしては幅

優先探索アルゴリズムが用いられるが, 動的探索におけるソートがボトルネックとなり得

るなど, 復号アルゴリズムにおいては改善の余地が残る. Spinal符号の復号が状態空間の

非常に大きな符号木における最小コストパス探索問題である点を考慮すると, 従来の木構

造を有する符号の復号法に用いられる手法が適応可能であると考えられ, また, 符号化に

おいても, ハッシュ関数を他のランダムな構造に置き換えることで高密度な信号点配置で

動作するレートレス符号が構成可能であると考えられる.

本論文は, 木構造を有する符号として畳込み符号, Spinal符号, 符号語分割にもとづく

レートレス符号を対象とし, その復号法と誤り特性に関する研究についてまとめたもので

ある. 本章を含む全 7章で構成され, 第 2章では, 畳込み符号の誤り率厳密解析に関し, パ

スメトリックの確率質量を考慮することで, 既存の誤り率厳密解析手法をパスメモリ長が

有限である場合, 通信路がフェージング通信路である場合に拡張可能であることを示す.

第 3章では, 通信路における電波干渉対策としてメトリックに修正が加えられる場合の

誤り率を解析的に評価する方法について検討し, 判定変数のモーメントとモーメント法を

用いることで誤り率を解析的に評価する方法を提案する.

第 4章では, Spinal符号の復号アルゴリズムとして, パス収束に注目したスライディン

グブロック復号法の適応を検討し, 収束したパスのみについて判定を行うことで情報ビッ

ト長が短い場合に伝送効率を改善する復号法を提案する.

第 5章では, 従来の復号アルゴリズムにおけるソート処理を, しきい値にもとづく木探

索アルゴリズムに置き換えることで, 復号における計算複雑性を低減可能であることを明

らかにする. また, Spinal符号のレートレス符号としての特徴に着目し, 復号時における

受信シンボル数にもとづいてしきい値を設定するアルゴリズムを提案する. その結果, 提

案手法を用いることで, 従来のしきい値アルゴリズムにおいて必要であった信号対雑音電

力比の推定が不要となるしきい値復号法を提案し, 通信路状態の推定が不要でかつ, 複雑

性を低減するしきい値復号法が構成可能であることを示す.
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第 6章では, ブロック符号が木構造で表せる点に着目し, Spinal符号における符号語分

割による符号語の生成法を用いることで, ブロック符号と符号語分割にもとづくレートレ

ス符号の構成法, および連接符号の構成法を提案し, その特性について明らかにする.

第 7章では, 本研究の結論および, 今後の課題について説明する.
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第2章 トランケーションを考慮した畳込

み符号の誤り率厳密解析

2.1 緒言

畳込み符号 [11]は Eliasにより提案された誤り訂正符号であり, 近年の通信システムに

おいて広く用いられている. 畳込み符号では入力される情報ビットに対して逐次的に符

号語が生成され, 復号法としてビタビアルゴリズム [69]を用いることで確率的に最適な

復号を効率良く行うことができる. 畳込み符号に対してビタビアルゴリズムを用いて復

号した場合の誤り率特性の評価は数学的な取り扱いが難しく, シミュレーションにより評

価される場合が多い. 解析的に誤り率を導出する手法としてはユニオン上界や下界によ

る評価法が提案されているが, 上界, 下界によるアプローチ [16]においては, 信号対雑音

電力比 (Signal to Noise power Ratio:SNR) が小さな場合において誤り率を厳密に評価す

ることができない. 文献 [70]ではビタビ復号で用いるトレリス上のパスメトリック値を

確率変数として取り扱い, 確率変数の確率密度関数 (Probability Density Function : pdf)

を再帰的に更新することで厳密に誤り率を導出する手法が提案されている. しかしなが

ら, これらの手法では復号に用いるパスメモリ長が無限である場合を想定しており, 実環

境においてパスメモリ長が有限である場合の誤り率を厳密に求めることができず, 特にパ

スメモリ長が有限となる場合に特性劣化の要因となるトランケーション誤りの影響を評

価することができない. 本章では, 文献 [70]における誤り率の厳密解析手法をパスメモリ

長が有限である場合に拡張することを目的とし, pdfの更新における確率質量を考慮する

ことで, トランケーション誤りを考慮した 2状態畳込み符号の誤り率を解析的に導出す

る. また, 従来法においては通信路として加法性白色ガウス雑音通信路 (Additive White
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図 2.1: システムモデル

Gaussian Noise : AWGN) 通信路が仮定されていたが, 解析において通信路出力の確率分

布を考慮することでフェージング通信路に対しても解析手法が適応可能であることを明

らかにする.

2.2 トランケーション誤りを考慮した誤り率導出アルゴリ

ズム

本節では, 文献 [70]におけるビット誤り率の導出アルゴリズムについて概説し, 次に,

パスメモリが有限長の場合についてアルゴリズムを拡張する.

2.2.1 誤り率導出アルゴリズム

本論文では, 拘束長 2, 符号化率 1
2
, 生成多項式 G(D) = [1, 1 + D]の畳込み符号, 2状

態軟判定ビタビ復号, 変調方式として BPSKを用いるとする. 送信シンボル (ui,x, ui,y) =

{(+1,+1), (−1,+1), (−1,−1), (+1,−1)|i = 0, 1, 2, 3}に対し, 平均 0, 分散 σ2
0のAWGN通

信路を仮定し, 一般性を失わず符号器への入力を全時刻で 0とすると, 受信シンボル (x, y)

の pdfは次式の２次元ガウス分布で表せる.
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Transition A Transition DTransition B Transition C

図 2.2: 2状態トレリスにおける生き残りパス

h(x, y) =
1

2πσ2
0

exp

(
−(x− 1)2 + (y − 1)2

2σ2
0

)
(2.1)

文献 [69]ではビタビ復号において受信信号の pdfをメトリックとして用いることで, 確

率的に最適な復号が可能であることが示されており, また, AWGN通信路においては, 送

信信号と受信信号の自乗距離をメトリックとして用いても確率的に最適な復号が可能で

あることが示されている. 本論文ではトレリスにおけるブランチメトリックとして次式で

表される自乗距離を用いる.

mi = (x− ui,x)
2 + (y − ui,y)

2 (2.2)

図 2.1は (a)符号器, (b)送信シンボルとトレリス図, (c)トレリスにおけるブランチメト

リックを表したものである. 図中 (c)のように, 符号器状態 s0, s1に対するパスメトリック

値を 0, kと定義すると, 遷移後のメトリック値 α0, α1は次式で与えられる.

α0 = min{m0, k +m3} (2.3)

α1 = min{m2, k +m1} (2.4)

このとき, ブランチの生き残り方は 4通り存在し, それぞれを図 2.2のように A,B,C,D

と定義する. 時刻 tにおけるパスメトリックの pdf f (t)(α0, α1)はデルタ関数 δ(·)を用いて
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次式で表せる.

f (t)(α0, α1) =



∫ ∫ ∫
C1

δ(α0 −m0)δ(α1 −m2)f
(t−1)(k)h(x, y)dxdydk

C1 = {(x, y, k)|(m0 ≤ k +m3) ∧ (m2 ≤ k +m1)}∫ ∫ ∫
C2

δ(α0 −m0)δ(α1 − k −m1)f
(t−1)(k)h(x, y)dxdydk

C2 = {(x, y, k)|(m0 ≤ k +m3) ∧ (m2 > k +m1)}∫ ∫ ∫
C3

δ(α0 − k −m3)δ(α1 −m2)f
(t−1)(k)h(x, y)dxdydk

C3 = {(x, y, k)|(m0 > k +m3) ∧ (m2 ≤ k +m1)}∫ ∫ ∫
C4

δ(α0 − k −m3)δ(α1 − k −m1)f
(t−1)(k)h(x, y)dxdydk

C4 = {(x, y, k)|(m0 > k +m3) ∧ (m2 > k +m1)}
(2.5)

さらに, pdfを再帰的に計算するために α0, α1 から α0 を減じて正規化し, z = α1 − α0 と

変数変換するとパスメトリックの pdfは次式となり,

f (t)(z) =

∫ ∞

−∞
f (t)(α0, z + α0)dα0 (2.6)

ブランチメトリック mi が x, y の関数であることを考慮すると, 式 (2.5)はユニット関数

U(·)を用いて次式となる.

f (t)(z) =

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
g(α0, z|k, x, y)

·h(x, y)f (t−1)(k)dkdxdydα0 (2.7)

g(α0, z|k, x, y) = {δ(α0 −m0) · U(k +m3 −m0)

+δ(α0 − k −m3)U(m0 − k −m3)}

· {δ(z + α0 −m2) U(k +m1 −m2)

+δ(z + α0 − k −m1) U(m2 − k −m1)} (2.8)
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続いて, 時刻 tにおけるノードの生き残り状態 Si(i = 0, 1, 2, 3)を図 2.3のように定義す

る. 図中の白いノードは時刻 t = 0において s0に接続されていることを示し, 黒いノード

は s1 に接続されていることを示す. ここで時刻 t = 0のノードについてビット誤りが生

じる場合を考えると, 入力系列は全 0系列を仮定しているため, 時刻 t = 0のノード s1が

生き残るとビット誤りが生じることになり, 時刻 t = 1, 2, · · · , T においては S1 の s1, S2

の s0, S3の s0, s1のいずれかが生き残ると t = 0においてビット誤りが生じる. このとき,

従来のビット誤り率導出アルゴリズムは以下で表される.

step 1) 定常状態における pdfの導出

f (0)(z) = δ(z)とし, f (t)(z)が定常状態に収束するまで式 (2.7)により f (t)(z)を更新する.

なお, これは定常通信路においてはパスメトリックの pdfが定常状態に収束する性質 [70]

にもとづいている.

step 2) 初期化

時刻 t = 0として初期化する. step 1)で得られた定常状態の pdf fs(z)を用いて, Siと z

の結合 pdfを f (0)(z, S1) = fs(z), f(z, Si ̸= S1) = 0として初期化する.

step 3) ビット誤り率の計算

f (t)(z, Si)を次式を用いて更新する.

f (t)(z, Si) =
∑
S′
j

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
q(Si|S ′

j, k, x, y)

·g(α0, z|k, x, y)h(x, y)f (t−1)(k, S ′
j)dkdxdydα0

式中のS ′
jについての総和は,時刻 t−1のS ′

j (j = 0, 1, 2, 3)のうち,時刻 tのSi (i = 0, 1, 2, 3)

に遷移する S ′
j についての総和を表す. q(Si|S ′

i, k, x, y)は生き残り状態の遷移と対応して

おり, S ′
j と積分における (k, x, y)の値の組に対し 0または 1となり次式で与えられる.
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[遷移 A] m0 ≤ k +m3かつm2 ≤ k +m1のとき:

q(Si|S ′
j, k, x, y) =

 1 (i, j) = {(0, 0), (0, 1), (3, 2), (3, 3)}

0 oherwise

[遷移 B] m0 ≤ k +m3かつm2 > k +m1のとき:

q(Si|S ′
j, k, x, y) =

 1 (i, j) = {(0, 0), (1, 1), (2, 2), (3, 3)}

0 oherwise

[遷移 C] m0 > k +m3かつm2 ≤ k +m1のとき:

q(Si|S ′
j, k, x, y) =

 1 (i, j) = {(0, 0), (2, 1), (1, 2), (3, 3)}

0 oherwise

[遷移 D] m0 > k +m3かつm2 > k +m1のとき:

q(Si|S ′
j, k, x, y) =

 1 (i, j) = {(0, 0), (3, 1), (0, 2), (3, 3)}

0 oherwise

例として f (t−1)(z, S1) を更新する場合を考えると, 遷移 A, B, C, D で遷移した場合

の確率質量は f (t)(z, S0), f
(t)(z, S1), f

(t)(z, S2), f
(t)(z, S3) への寄与分となり, このとき,

f (t−1)(z, S1), f
(t−1)(z, S2),から遷移 D, Aで, f (t)(z, S3)に遷移する確率質量が時刻 tにお

けるビット誤り率への寄与 Pb(t)となる.
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step 4) アルゴリズムの終了

ビット誤り率 Pb =
∑T

t=1 Pb(t)が収束する時刻 T まで step 3)を繰り返す.

step 1) から step 4) では, 図 2.3における f (0)(z, S1)に含まれる確率質量が時間遷移と

ともに f (T )(z, S0), f
(T )(z, S3)に収束し, 十分な回数の遷移後における f (T )(z, S3)に含まれ

る確率質量がビット誤り率となる.この様子を図 2.4に示す. これらの確率質量の収束は,

図 2.3に示されるように S0からは S0にのみ, S3からは S3のみにしか生き残り状態が遷

移しない性質にもとづいており, S3に収束する確率質量がビット誤り率となるのは S3に

おけるすべての生き残りパスが t = 0における誤ったパスへと合流するためである.

2.2.2 トランケーション誤りの評価

次に, このアルゴリズムをパスメモリ長が有限長の場合について拡張する. パスメモリ

が有限長であるという条件は先述のアルゴリズムにおいて十分な遷移回数を経ていない場

合に相当し, この状態においては f (T )(z, S0), f
(T )(z, S3)だけでなく f (T )(z, S1), f

(T )(z, S2)

にも確率質量が存在することになる. この状態において判定を途中で打ち切る場合, 図 2.5

のように, ビット誤り率は「f (T )(z, S3)の確率質量」と「f (T )(z, S1), f
(T )(z, S2)の確率質

量のうち誤りへの寄与分」との和で表される. これらのうち f (T )(z, S1)の寄与分は図 2.3

において f (T )(z, S1)のうち s1が生き残る場合の−∞ ≤ z ≤ 0である領域の確率質量に相

当する. 同様に f (T )(z, S2)の寄与分は s0が生き残る場合に相当する 0 ≤ z ≤ ∞である領

域の確率質量であり, 時刻 T における寄与分は

PT =

∫ 0

−∞
f (T )(z, S1)dz +

∫ ∞

0

f (T )(z, S2)dz (2.9)

となり, パスメモリが有限長の場合における, トランケーション誤りを考慮したビット誤

り率 Pbは

Pb = PT +
T∑
t=1

Pb(t) (2.10)

となる.
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式 (2.10)において, 従来のアルゴリズムでは, 確率質量が f (T )(z, S0), f
(T )(z, S3)に収束

する性質を利用しており, 遷移回数 T が十分に大きいとして f (T )(z, S1), f
(T )(z, S2)に確

率質量が存在していない状態において f (T )(z, S3)の確率質量のみに注目していた. これに

対し提案手法では, パスが有限長である場合, すなわち f (T )(z, S1), f
(T )(z, S2)に確率質量

が存在する状態において, f (T )(z, S1), f
(T )(z, S2), f

(T )(z, S3)のビット誤り率への寄与分を

考慮することで, トランケーション誤りを含むビット誤り率を導出している.

図 2.6–2.8は AWGN通信路における情報 1ビットあたりの電力対雑音電力比 (Eb/N0)

に対するビット誤り率を示している. 図 2.6, 2.7は T = 1, 2の場合であり図中 truncation

は提案手法, Simulationはシミュレーションにより得られた誤り率を示し, w/o truncation

は文献 [71]の手法による結果である. 図よりわかるように, パスメモリ長 T が短い場合

においては, 従来手法により得られる誤り率は、真値よりも低くなっており, これは誤り

率導出アルゴリズムにおいて更新回数が不十分な場合には f(z, S3)に確率質量が収束し

ていないためであると考えられ, 提案手法では f(z, S1), f(z, S2)における確率質量を考慮

することで誤り率を厳密に評価できていることがわかる.

図 2.8は Eb/N0 を固定し,パスメモリ長 T を変化させた場合のビット誤り率を示して

いる. 図より明らかなように, w/o truncationにおいてはパスメモリ長が短い場合にお

いて誤り率の値が過小に評価されており, これは十分な遷移回数を経ていない場合には

f (T )(z, S3)に存在する確率質量が小さいためであると考えられる. truncationでは判定を

打ち切った場合におけるトランケーション誤りへの寄与分を考慮することで, パスメモリ

長が有限である場合においても正確に誤り率を評価できていることがわかる. また, T が

大きくなるほど, w/o truncationと truncationの差が小さくなっているが, これは確率質

量が f (T )(z, S3)に収束しているためであると考えられ T が短いほど, トランケーション

誤りによるビット誤り率の劣化が大きいことがわかる.
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2.3 フェージング通信路における誤り率導出アルゴリズム

本説では, 前節における厳密解析をフェージング通信路へと拡張する. ブランチメト

リックとして, 自乗距離を用い, 通信路においてメトリックに不整合が生じる環境を想定

する. 前節の解析においては, 時刻 t − 1におけるパスメトリックの pdf, 通信路出力の

pdf h(x, y)から時刻 tにおけるパスメトリックの pdfを導出していた. この導出に用いら

れる式 (2.7)に着目すると以下のことがわかる.

• 生き残り状態 Si の遷移は, 前の時刻の生き残り状態 S ′
j とメトリックの大小関係の

みによって決定する.

• ブランチメトリック mi の値は固定成分である (ui,x, ui,y)と変動成分である通信路

における妨害成分によって決定する.

• フェージング通信路においては通信路の妨害成分は, 雑音とフェージングである.

すなわち, フェージング通信路における厳密解析では pdfの更新において, 雑音とフェー

ジングによる振幅の変動を同時に考慮すればよいと考えられる. BPSKの各シンボルに対

し独立なレイリーフェージングが加えられるとすると, 受信シンボル (x, y)の pdfは次式

で与えられ,

hr(x, y) =

∫ ∞

0

γx
σ2
R

exp

(
− γ2

x

2σ2
R

)
1√
2πσ2

0

· exp
(
−(x− γx)

2

2σ2
0

)
dγx

∫ ∞

0

γy
σ2
R

exp

(
−

γ2
y

2σ2
R

)
· 1√

2πσ2
0

exp

(
−(y − γy)

2

2σ2
0

)
dγy (2.11)

ここで γx, γy はフェージングによる送信シンボル ui,x, yi,y への利得を表しており, 式 2.7

における h(x, y)を hr(x, y)に修正することで, レイリーフェージング通信路におけるビッ

ト誤り率は導出される.

図 2.9, 2.10は前節における評価と同様の条件のもと, レイリーフェージング通信路に

おける情報ビット 1ビットあたりの平均電力対雑音電力比 Eb

N0
に対するビット誤り率を示
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し, 図 2.11は Eb

N0
にを固定した場合における T に対するビット誤り率を示している. ただ

し σ2
R = 1/2とした. 図より, レイリーフェージング通信路においてもトランケーション

誤りの寄与分を考慮することで, ビット誤り率を正確に評価できていることがわかる. ま

た, AWGN通信路と比較した場合, フェージングの影響により誤り率の収束が遅いことが

解る.

2.4 結言

本章では, パスメモリ長が有限である場合における 2状態軟判定ビタビ復号のビット

誤り率を解析的に導出した. 提案手法においては, 判定を打ち切る時刻におけるパスメ

トリックの確率質量を考慮することでトランケーション誤りを含むビット誤り率を導出

可能であることを示した. また, 通信路における確率変数とその分布を考慮することで,

フェージング通信路における誤り率を導出可能であることを明らかにした.
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図 2.6: ビット誤り確率 (T = 1, AWGN)

図 2.7: ビット誤り確率 (T = 2, AWGN)
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図 2.9: ビット誤り確率 (T = 1, レイリーフェージング)
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図 2.10: ビット誤り確率 (T = 2, レイリーフェージング)

10
-3

10
-2

10
-1

 1  2  3  4  5  6  7  8  9  10  11  12

B
it
 e

rr
o

r 
ra

te

Path memory length T

truncation

w/o truncation

simulation

Eb/N0=2[dB]

4[dB]

6[dB]

8[dB]
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第3章 修正メトリックを用いたビタビ復

号の誤り率特性解析

3.1 緒言

近年の電波需要の増大に伴い, 同一の周波数帯を複数の無線機器で共用することから,

干渉による性能劣化が問題となっている. このため, 干渉の影響を軽減する方式の開発が

重要となる. 干渉対策としては, CSMA (Carrier Sense Multiple Access) やチャネルの動

的割当 [72]など, 他システムからの干渉波を検知し, 干渉の存在しないチャネルを使用す

ることで干渉の影響を抑制する方式が広く用いられているが, これらの方式では干渉波を

検知できなかった場合や, 信号の送信中に他システムからの干渉を受けた場合などに対応

できず, したがって, 干渉の検出を必要とせず干渉の有無に依存しない干渉抑圧方式が必

要となる.

文献 [73–75]では, 通信路の統計情報から干渉成分を推定し, 受信信号から干渉成分の

レプリカを減じる干渉キャンセラが提案されている. これらの方式では, 通信路に関する

統計情報が理想的に得られる場合には充分に低い誤り率特性を達成可能であるが, 計算

複雑性の増加や, 通信路環境の時間変動が高速な場合における推定精度の劣化などの点

において課題が残る. 文献 [76–78]では通信路において加算される干渉を数学的にモデル

化し, そのモデルに基づく受信信号の確率密度関数を用いた整合メトリックによって干渉

による性能劣化を軽減している. 特定の干渉モデルにのみ整合するメトリックを用いる

これらの方式は, 干渉が想定したモデルに従わない場合には有効とはならない. また, 文

献 [79, 80]では, 干渉電力と信号対雑音電力比 (Signal to Noise power Ratio: SNR) から

決定されるスレッショルドに基づく修正メトリックを用いた方式が提案されており, 電力
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の大きな干渉波に対し有効であることが示されている. しかしながら, これらの修正メト

リックについては, シミュレーションによる評価は行われているが, 解析による評価は行

われていない.

本章では, 修正メトリックによる干渉抑圧方式について検討する. 修正メトリックとし

て次の三つの方式を取り扱う.

• 受信振幅リミティング : 受信信号の振幅をスレッショルドレベル以下に制限する.

• パンクチャリング : スレッショルドレベル以上の振幅を有する信号を消失として

扱う.

• メトリックリミティング : メトリック値に応じてメトリックを制限する.

符号化として畳込み符号, 変調方式として QPSKを考え, まず, 干渉がない場合の修正メ

トリックの誤り率への影響を示す. 次に, 解析的にビット誤り率上界を導出することによ

り, その干渉抑圧特性を明らかにする.

以下, 3.2節において干渉抑圧方式について述べ, 3.3節では, 修正メトリックにおける

スレッショルドレベルが誤り率特性に与える影響について示す. 3.4節では, 修正メトリッ

クのビット誤り率のユニオン上界を解析的に導出し, その評価を行う. ビット誤り率上界

の導出においては, パス間の生き残り判定に用いられる判定変数のモーメントを解析的に

求め, モーメント法を適用することで判定変数の確率密度関数, ならびにペアワイズ誤り

確率を得る. このようにして解析的に導出したペアワイズ誤り確率からビット誤り率上

界を求め, 修正メトリックの干渉抑圧特性を評価する. 最後に, 本章で得られた結果を 3.5

節にまとめる.

3.2 干渉抑圧方式

離散的な時刻 tにおける複素平面上の送信信号点 st, 平均 0, 分散 2σ2 の複素ガウス雑

音 nt, 干渉電力 σ2
I の干渉成分 itを用いて, 受信信号点 rtは次式で表される.

rt = st + nt + it (t = 1, 2, · · · ) (3.1)
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ビタビ復号 [69]では, 送信信号点と受信信号点から計算されるブランチメトリックに基づ

いて復号が行われ, ブランチメトリックとして受信信号の確率密度関数を用いることによ

り, 確率的に最適な復号が可能となる. 加法性白色ガウス雑音 (Additive White Gaussian

Noise:AWGN) 通信路の場合, 受信信号の確率密度関数はガウス分布に従い, ブランチメ

トリックとして次式に示す rt と st 間の自乗距離m(st, rt)を用いても確率的に最適であ

ることが示されている. 以下, 特に注記のない限りブランチメトリックをメトリックと表

記する.

m(st, rt) = |rt − st|2 (3.2)

通信路において干渉が加えられる場合, 平均受信電力が増加するため, 受信信号の振幅

に関する確率密度関数はヘビーテイル性を示す. そのため, 仮定した分布と実際の分布の

差異によりメトリックの不整合が生じ, 誤り率特性の劣化が引き起こされる. AWGNのみ

の場合と干渉を含む場合の受信信号の確率密度関数を比較すると, 確率密度関数の端部に

おける生起確率の差が相対的に大きくなる. したがって, 受信信号の確率密度関数の端部

に対応するようなメトリック値を修正することでメトリックの不整合による影響を軽減

できると考えられる. このような方式として, 文献 [80]では, 複数の修正メトリックにつ

いてシミュレーションによる誤り率特性の比較が行われているが, 解析的な検討は行われ

ていない. 本論文では, 修正メトリックとして受信振幅リミティング, パンクチャリング,

メトリックリミティングの 3方式についてビット誤り率の上界を導出する. 以下にこれら

の修正メトリックを示す.

• 受信振幅リミティング

受信信号の振幅をスレッショルドレベル ηR以下に制限した後, メトリックを計算す

る. 受信振幅リミティングを用いたメトリックm(st, rt)は次式で与えられる. ただ

し, j は虚数単位を表す.

m(st, rt) =

 m(st, rt) |rt| < ηR

m(st, r
′
t) |rt| ≥ ηR

(3.3)

r′
t = ηR exp (j arg(rt)) (3.4)
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• パンクチャリング

スレッショルドレベル ηP 以上の振幅を持つ受信信号を消失したとして扱う. パン

クチャリングを用いる場合のメトリックは次式で定義される.

m(st, rt) =

 m(st, rt) |rt| < ηP

0 |rt| ≥ ηP
(3.5)

なお, パンクチャリングにおいてスレッショルドレベル以上の振幅を持つメトリッ

ク値が 0となるのは, 信号が消失した場合, 時刻 tにおける受信シンボルに対するす

べてのブランチメトリックが同じ値となりパスの生き残り判定時にブランチ間のメ

トリック値に差が生じないためである.

• メトリックリミティング

メトリック値を計算し, その値がスレッショルド値 η2M 以下になるようにメトリッ

ク値に基づいてリミティングを行う. メトリックリミティングを用いる場合のメト

リックは次式で表される.

m(st, rt) =

 m(st, rt) m(st, rt) < η2M

η2M m(st, rt) ≥ η2M

(3.6)

これらの修正メトリックにおけるスレッショルドは信号空間上において, メトリックの修

正の有無を決定する円の半径とみなすことができ, 図 3.1に示すように受信振幅リミティ

ング, パンクチャリングにおいては原点を中心とした円の半径とみなすことができ, メト

リックリミティングにおいては各信号点を中心とする円の半径とみなせる. この場合, 各

修正メトリックにおいて, 円外の領域に信号を受信するとメトリック値の修正が行われる

ことになり, 受信振幅リミティングとパンクチャリングではすべての信号点に対するブラ

ンチメトリックに対してメトリック値を修正し, メトリックリミティングでは各ブランチ

メトリックに対して独立にメトリック値の修正が機能するとみなせる.

24



Re

Im

(a) Amplitude Limiting

Received SymbolSignal Point Clamped Symbol

Re

Im

(c) Metric Limiting

ηM

ηR

θ

rk

rk

Re

Im

(b) Puncturing

ηP

図 3.1: 修正メトリックとスレッショルド
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3.3 ガウス通信路におけるスレッショルドと誤り率特性

本節では, 受信振幅リミティング, パンクチャリング, メトリックリミティングの三つの

修正メトリックにおけるスレッショルドレベルと誤り率特性の関係を示す. 干渉が存在す

る場合のビット誤り率解析の前に, まず, 干渉が存在しない場合のスレッショルドレベル

がビット誤り率に与える影響をシミュレーションを用いて明らかにする.

図 3.2–3.4 は干渉が存在しない場合において, 修正メトリックのスレッショルドが

誤り率に与える影響を示している. 横軸は各修正メトリックにおけるスレッショルド

η (= ηR, ηP , ηM)であり, シミュレーションにおいては符号化率 1/2, 拘束長 7の畳込み符

号, 変調方式として QPSK, 通信路として AWGN通信路を想定し, 受信側では, 軟判定ビ

タビ復号により復号を行い, ブランチメトリックとして式 (3.3), (3.5), (3.6) を用いるもの

とする. また, 信号振幅 |st| = 1とする. これは, 信号振幅で正規化した ηを用いることと

等価である. 図中, 横軸に対して水平な破線はメトリックに自乗距離 (Squared Distance)

を用いた場合のビット誤り率を表している. AWGN通信路において, 自乗距離メトリック

は確率的に最適なメトリックであるため, 修正メトリックを用いた場合, 誤り率特性の劣

化が予想されるが, 図より, ηを 1 ∼ 2, あるいは信号振幅の数倍程度に設定すれば誤り率

の劣化は充分に小さく無視できることがわかる. また, SNRが大きいほど, 小さな ηで誤

り率が収束している. 以降, 各修正メトリックの ηは, AWGN通信路においてビット誤り

率の劣化が生じない程度に大きな η を各 SNRごとに設定する. 例えば, SNR=4dBにお

いて ηR = 2.0, ηP = 2.75, ηM = 2.25とすればよい.

3.4 干渉通信路におけるビット誤り率解析

3.4.1 ユニオン上界

本節では, 干渉通信路におけるビット誤り率のユニオン上界を解析的に導出する.

AWGN通信路におけるQPSK伝送を考え, 信号対干渉電力 (Signal to Interference power

Ratio:SIR) 一定, 位相が一様ランダムな干渉が加算されるとする. AWGN通信路におい
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て充分にインタリーブされていると仮定し, N 個の送信シンボルごとに 1シンボル長の干

渉を加える 1. 時刻 t = 1, N + 1, 2N + 1, · · · において干渉が加えられるとし, 符号器への

入力ビットはすべての時刻 tにおいて 0とした. ビット誤り率 Pbのユニオン上界は, トレ

リス上の任意のパス間で第 1種誤りが生じる際のペアワイズ誤り確率から導かれ, パス長

Lの正しいパスXLと誤りパスX ′
Lを用いて次式で与えられる [81].

Pb ≤
∞∑

L=1

∑
XL

∑
X′

L ̸=XL

B(X ′
L)P (XL)P (XL → X ′

L) (3.7)

ここで, B(X ′
L)は誤りパスX ′

L が生き残った場合に生じる復号誤りビット数, P (XL)は

パスXLの発生確率, P (XL → X ′
L)はペアワイズ誤り確率であり, t = 1に分岐した正し

いパスXL と誤りパスX ′
L が, t = Lにおいて合流する際にX ′

L が生き残る確率である.

ペアワイズ誤り確率は, XL,X
′
L間の生き残り判定に用いられる判定変数の確率密度関数

を誤り領域に関して積分することで得られる. 文献 [82]では, 電力一定, 位相が一様ラン

ダムである複数波の干渉が加えられる場合について, 受信信号の確率密度関数を合流型超

幾何関数による級数展開を用いて導出しているが, 干渉電力が大きな場合には級数の収束
1インタリーブの効果により, 干渉の存在するシンボルの時間差が拘束長より充分大きければ, 干渉の間

隔を等間隔としても一般性を失わない.
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が遅く, 適用することが困難である.

そこで本論文では, 干渉の位相分布を K 個の離散的な代表値により近似することで,

Pb の上界を導出する方法を提案する. まず, 電力 σ2
I 一定で位相が一様分布に従う干渉

が時刻 t = 1, N + 1, 2N + 1, · · ·において加えられるとする. 時刻 tにおける干渉の位相

を ϕt とし, ϕ = ϕ1, ϕN+1, ϕ2N+1, · · · とすると干渉に条件付けられたペアワイズ誤り確率

P (XL → X ′
L|ϕ)を用いて, P (XL → X ′

L)は次式となる.

P (XL → X ′
L) =

∫
ϕ

P (ϕ)P (XL → X ′
L|ϕ)dϕ (3.8)

ここで, 干渉の位相 ϕt の分布を K 個の離散値で近似し, それぞれを ϕt,k = 2π (k−1)
K

(k =

1, · · · , K)とし, ϕt,k の生起確率を P (ϕt,k)とすると, L < N の場合におけるペアワイズ誤

り確率は次式で表される.

P (XL → X ′
L) ≈

K∑
k=1

P (ϕ1,k)P (XL → X ′
L|ϕ1,k) (3.9)

干渉の位相が一様分布に従うことより P (ϕt,k) =
1
K
とする. このとき, P (XL → X ′

L|ϕt,k)

はパス間の生き残り判定で用いられる判定変数Zの確率密度関数 pZ(Z)を誤り領域Z > 0

に関して積分することで求められ, 次式で表される.

P (XL → X ′
L|ϕt,k) =

∫ ∞

0

pZ(Z)dZ (3.10)

Z =
L∑

t=1

zt (3.11)

zt = m(st, rt)−m(s′t, rt) (3.12)

ただし, mは式 (3.3)-(3.6)の各修正メトリックであり, st, s
′
tは正しいパスXLおよび誤

りパスX ′
L の時刻 tにおける信号点である. 以降 L < N の場合についてユニオン上界を

導出するが, L ≥ N の場合は式 (3.7)の第 1種誤り確率の計算において, 複数の干渉を考

慮する必要があるが, 複数の干渉成分のすべての組合せについて平均することで誤り率上

界を導出可能である. 式 (3.11)における pZ(Z)を解析的に導出することは計算の複雑性

の観点から困難であり, 本論文では判定変数 Z のモーメント Znを導出し, モーメント法

として Gram-Charlier級数展開 [83]を用いることで pZ(Z)を導出する.
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3.4.2 モーメント法

確率変数 X とその pdf f(X)が与えられた場合に, その n次 (非中心)モーメントは次

式で定義される.

X
n
=

∫ ∞

−∞
Xnf(X)dX (3.13)

モーメントは, 確率変数X の pdfの特徴量であり, 無限次までのモーメントを導出するこ

とはその確率変数の pdfを導出することは等価であるとみなせる. このような関係性にも

とづくモーメント法は, 与えられた十分大きな n次までモーメントから pdfを再生する

手法である. Gram-Charlier級数展開は与えられた分布 f(X)のモーメントから分布関数

f(X)を再生するモーメント法であり, ガウス分布に近い特性を示す分布に対して有効な

手法であることが知られている. Gram-Charlier級数展開では X のモーメントを重みと

して用いた Chebyshev-Hermite多項式Hen(X)の和によってもとの分布関数を近似する.

具体的には分散 1, 平均０のガウス分布に従う確率密度関数 pN(X), Gram-Charlier級数

の展開係数 cnを用いて次の関係式で表される.

f(X) =
∞∑
n=0

cnHen(X)pN(X) (3.14)

Hen(X) = n!

[n
2
]∑

m=0

(−1)m(X)n−2m

m!(n− 2m)!2m
(3.15)

cn =

[n
2
]∑

m=0

(−1)m(X)n−2m

m!(n− 2m)!2m
(3.16)

続いて, 判定変数 Z のモーメントを導出する. 判定変数 Z および, zt のモーメント

Zn, znt は関係式

Z =
L∑
i=1

zi (3.17)

と二項展開によって導出され, Z の n次モーメントは非負整数 at(t = 1, 2, · · · , L)を用い
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て次式により得られる.

Zn =
∑

a1+···+aL=n

n!

a1! · · · aL!
za11 · · · zaLL (3.18)

znt =



∫ 2π

0

∫ ∞

0

(zt)
nf(rt, θt|ϕk)drtdθt

(t = 1, N + 1, 2N + 1, · · · )∫ 2π

0

∫ ∞

0

(zt)
nf(rt, θt)drtdθt

(otherwise)

(3.19)

ここで, f(rt, θt|ϕk)は位相成分が ϕk である干渉が存在する場合, f(rt, θt)は干渉が存在

しない場合における受信信号の振幅 rt, 位相 θtに関する確率密度関数である. つまり, 干

渉が存在する時刻 t = 1, N + 1, 2N + 1, · · · においては干渉と雑音の分布を考慮した znt

を求め, 干渉が存在しない時刻においては雑音のみを考慮した分布にもとづく znt を求め,

式 (3.18)を用いることで Znを導出する.

次に, 干渉が存在する場合における修正メトリックのモーメントを導出する. XL, X
′
L

が分岐する時刻を t = 1とすると, s1, s′1 の信号点間距離は 2sとなる. ここで, 図 3.5の

ように st = s exp (j0), s′t = s exp (jπ)となる座標系 S を定義し, この座標系 S における

受信信号の振幅 r,位相角 θtについての確率密度関数 f(rt, θt|ϕk), および ztを求めるもの

とする. 固定干渉成分と信号成分の和を修正信号成分wとみなし, w = |w| exp (j0)とな

るような座標系 S ′ を考えると, S ′ における受信信号の振幅 r′t,位相 θ′t の分布はライス分

布で表すことができ, r′t = rt, θ′t = θt − ϵより, f(rt, θt|ϕk)は次式で表される.

f(rt, θt|ϕk) =
rt

2πσ2

· exp
(
−rt

2 + |w|2 − 2rt|w| cos(θt − ϵ)

2σ2

)
(3.20)

ϵ = tan−1 σI sinϕk

s+ σI cosϕk

(3.21)

|w| =
√
s2 + σ2

I + 2sσI cosϕk (3.22)

31



Received Signal Point Modified Signal Point

Signal Point

10

11 00

01
Im

Re

w

nt
rt

ε

θt

φt

σI
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メトリックリミティングの場合, 式 (3.19)の積分領域は図 3.6のように, 各信号点を中心

とした半径 ηM の円によって, 以下の 4領域に分割される.

• za : リミティングが機能しない領域.

• zb : 信号点 stのみにリミティングが機能する領域.

• zc : 信号点 s′tのみにリミティングが機能する領域.

• zd : st, s
′
t双方にリミティングが機能する領域.

これらより, znt は次式で表される各領域のモーメント zna , z
n
b , z

n
c , z

n
d の和によって表される.

znt = zna + znb + znc + znd (3.23)

zna =

∫ 2π

0

∫ ga(θt)

qa(θt)

(zt)
nf(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.24)

znb =

∫ 2π

0

∫ gb(θt)

qb(θt)

(zt)
nf(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.25)

znc =

∫ 2π

0

∫ gc(θt)

qc(θt)

(zt)
nf(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.26)

znd =

∫ 2π

0

∫ gd(θt)

qd(θt)

0nf(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.27)

ただし, 各 q, gは ηM , および信号振幅 s (s > 0)によって定義される θt の関数であり, 振

幅に関する積分領域を表し, 付録によって与えられ, メトリックリミティングのモーメン
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図 3.6: メトリックリミティングの積分領域
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トは以下となる.

znt = zna + znb + znc + znd (3.28)

zna =

∫ 2π

0

∫ ga(θt)

qa(θt)

(−4rts cos θt)
n

·f(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.29)

znb =

∫ 2π

0

∫ gb(θt)

qb(θt)

(η2M − r2t − s2 − 2rts cos θt)
n

·f(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.30)

znc =

∫ 2π

0

∫ gc(θt)

qc(θt)

(r2t − 2rts cos θt + s2 − η2M)n

·f(rt, θt|ϕk)drtdθt (3.31)

znd =

∫ 2π

0

∫ gd(θt)

qd(θt)

0nf(rt, θt − ϵ|ϕk)drtdθt (3.32)

干渉が存在しない時刻におけるモーメントは, 式 (3.20)の計算において与えられたQPSK

の信号点に対し σ2
I = 0, ϵ = 0とすることで計算可能であるが, SNRが大きな領域では,

各修正メトリックにおいて, スレッショルドレベルを超過する確率は充分に小さくなる.

すなわち, 受信信号, およびメトリック値に対して修正操作が生起する確率は充分に小さ

くなり, 通常の自乗距離メトリックにより近似が可能であると考えられる. SNRが充分に

大きい場合における, QPSKの各信号点に対するモーメントは, 式 (3.2), (3.18)を用いて

計算される.

3.4.3 誤り率特性

図 3.7-3.12に修正メトリックを用いた場合の Pbのユニオン上界を示す. 図中の誤り率上

界は,前節における修正メトリックを用いた場合の判定変数のモーメントとGram-Charlier

級数展開によって計算される. 符号化率 1/2, 拘束長 7 の畳込み符号, 変調方式として

QPSKを用い, N = 100, SIR=-15, -10, -5dBとし, Gram-Charlier級数展開においてビッ

ト誤り率が収束する 15次までのモーメントを使用した. また, 位相成分の分割数について

も分割数K を 8としており, K が 8以上の場合において誤り率が収束することを確認し
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図 3.9: SIR= -15dB (受信振幅, メトリックリミティング)

ている. なお, 本論文では評価指標として干渉が加えられたブランチのみに注目したビッ

ト誤り率を用いる. この理由は,

• N が小さい場合には, 干渉の発生頻度が多いため平均誤り率が悪く, 逆に N が大き

い場合には干渉の影響が小さく平均誤り率が低くなる. このように平均誤り率が N

に依存するため, この依存性を排除して誤り率を評価する,

• 干渉が存在するブランチと干渉が存在しないブランチに対するビット誤り率を比較

した場合, 干渉を加えられたブランチにのみ注目した誤り率が最も悪く, ワースト

ケースで誤り率特性を評価する, ためである. ただし, 厳密には連続した複数シンボ

ルが干渉を受ける場合にワーストケースとなるが, 本論文では, インタリーブの効果

で干渉の発生は多くとも符号の拘束長に 1回程度と仮定するため, 干渉の存在する

ブランチの誤り率をワーストケースとすることができるとみなしている.

表 3.1はシミュレーション, ユニオン上界の計算に用いた各 SNRにおけるスレッショル

ド値であり, Amplitude Limiting, Puncturing, Metric Limitingはそれぞれ受信振幅リミ

ティング, パンクチャリング, メトリックリミティングを示している. また, 図 3.2-3.4に

示したように, 設定された η の値が小さい場合, AWGN通信路において誤り率に劣化が
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生じる. さらに, η が一般的なリミッタ回路の振幅スレッショルドと類似した性質を示す

ため, η の値が大きすぎる場合には, 修正メトリックによる誤り率特性の改善がみられな

い. このため, 表 3.1における ηは, AWGN通信路における誤り率の劣化を充分に無視で

きる η の値のうち, 最小の η を SNRごとに探索的に求めたものである. なお, システム

全体の誤り率は, 各時刻ごとの誤り率上界を時間について平均することで導出可能であ

る. 図 3.7-3.9は受信振幅リミティング (Amplitude Limiting) とメトリックリミティング

(Metric Limiting), 図 3.10-3.12はパンクチャリング (Puncturing) とメトリックリミティ

ングを比較した場合である. いずれの場合においても SNR=0∼3dBの SNRが小さな領

域においては, メトリックの修正操作の影響により, 上界は誤り率で一桁程度の誤差を有

するが, 実環境で要求される 10−5 程度の誤り率特性を達成する SNR=4dB以上の領域に

おいては, 解析的に導出された上界がシミュレーションにより導出された誤り率を上回っ

ており, 上界として有効であり, また, 解析により導出した誤り率上界とシミュレーショ

ンにより導出した誤り率がほぼ一致しており, 上界として厳密であることがわかる. 図よ

り, SIRが小さいほど受信振幅リミティングは誤り率が劣化するが, メトリックリミティ

ングでは SIRが小さいほど誤り率の改善が大きく, いずれの SIRにおいても受信振幅リ

ミティングより優れた特性を示すことがわかる. また, パンクチャリングは, SIR=-10dB

において誤り率が大きく劣化するが, SIR=-15dBではメトリックリミティングと同程度

の誤り率特性を示している.

各修正メトリックの干渉抑圧特性を解析的に求めた結果を図 3.13に示す. 図 3.7-3.12と

同様の条件の下, N = 100, SIR= -15, · · · , 0 dB, SNR=6dB, ηR = 1.2, ηP = 2.0, ηM = 1.8

とした. 図において, 受信振幅リミティングでは SIRの減少に対して誤り率が単調に劣

化しており, SIR=-9dB以下では誤り率がほぼ変化していないことがわかる. これは, 干

渉電力が大きいほど, 受信信号の振幅がスレッショルドレベルを超過する確率が高く,

SIR=-9dB以下ではほぼ 1に近い確率で振幅抑制が機能するためであり, 抑制された後の

振幅レベル ηR が SNRのみによって決定される定数値となるためである. パンクチャリ

ングでは, 他の方式と比較してスレッショルドレベルが大きく, SIR=-10dB以上の干渉に

対しては, シンボル消失が機能する確率が相対的に低くなるため, 大きな特性の改善は見
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らない. しかしながら, 干渉電力が充分に大きい SIR=-15dBにおいては, メトリックリ

ミティングと同程度の誤り率を示し, これは干渉電力が大きな領域において, 両方式のメ

トリックが同様の特性を示すためであり, すなわち, 干渉が加えられた時刻におけるブラ

ンチメトリックの差が 0となることで, 干渉がメトリック値に与える影響を軽減し, ビッ

ト誤り率が改善されると考えられる. メトリックリミティングでは, 干渉電力が大きな

SIR=-10dB以下の領域において, パンクチャリングと同様にブランチメトリック値の差

が 0となるため, ビット誤り率が改善され, これは図 3.6–(b)における領域 Zdに受信信号

が存在する場合に対応する. SIR=-9,· · · , -6dB程度の場合には, 干渉が加えられた時刻の

ブランチメトリックの差は 0とはならないが, ブランチメトリック値の差が小さくなるこ

とで, ビット誤り率が改善し, これは図 3.6–(b)における領域 Zb, Zc に受信信号が存在す

る場合に対応する. つまり, 干渉電力が大きな SIR=-10dB以下の場合には, 干渉が加えら

れた時刻のブランチメトリック値の差が 0となることでビット誤り率が改善し, SIR=-9,

· · · , -6dBの場合には, 干渉が加えられた時刻におけるブランチメトリック値が小さくな

るようにメトリック値に修正が加えられるため誤り率特性が改善する. SIR=-5dB以上の

場合においては, 各方式の特性に顕著な差は認められないが, いずれの SIRにおいても,

メトリックリミティングが他の修正メトリックと比較して優れた干渉抑圧特性を示して

おり, これは文献 [79,80]に示されているように, メトリックリミティングの特性が干渉の

統計情報にもとづく, 最尤メトリックに近い特性を示すためである. なお, 本論文におい

て η の値は, 干渉が存在しない AWGN通信路の誤り率にもとづいて設定されたが, η は

SNRだけでなく SIRにも依存するパラメータであると考えられる. 実際に所与の SNRと

SIRの組合せごとに誤り率を最小にする ηを探索的に求めた場合, 表 3.1で設定された値

よりも小さな値の ηが得られ, 誤り率の改善がみられる. しかしながら, ηの値を表 3.1の

値よりも小さく設定する場合, 干渉が存在しない AWGN通信路において, 誤り率の劣化

が生じるため, 本論文では SNRと SIRを同時に用いた ηの設定法を考慮しない. これら

の点を考慮すると, AWGN通信路において誤り率の劣化を引き起こさずに干渉に対する

誤り率特性をさらに改善するには, 干渉成分の有無を推定し干渉の存在するシンボルにの

み修正メトリックを適用するなどの方式が有効であると考えられる.
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図 3.10: SIR=-5dB (パンクチャリング, メトリックリミティング)
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図 3.11: SIR=-10dB (パンクチャリング, メトリックリミティング)
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表 3.1: 修正メトリックのスレッショルド値
SNR[dB] Amplitude Puncturing Metric

0 2.00 3.05 2.50

1 1.87 2.92 2.42

2 1.72 2.70 2.25

3 1.62 2.57 2.18

4 1.48 2.35 2.05

5 1.36 2.22 1.95

6 1.20 2.00 1.80

7 1.12 1.85 1.60

8 1.05 1.75 1.52

3.5 結言

本論文では, 修正メトリックとして受信振幅リミティング, パンクチャリング, メトリッ

クリミティングを用いた干渉抑圧方式について, 解析的に誤り率上界を導出した. 干渉が

存在する場合において, ビタビ復号のトレリスにおけるパスの生き残り判定に関する判定

変数のモーメントを解析的に導出し, モーメント法を用いることで, 修正メトリックを用

いたビタビ復号のビット誤り率のユニオン上界が導出可能であることを明らかにした. ま

た, シミュレーション結果との比較により, SNRが大きな領域において解析的に導出した

誤り率上界が有効であることを示した.
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第4章 Spinal符号におけるスライディ

ングブロック復号法

4.1 緒言

誤り訂正符号の特性を評価する場合, 時間に対し定常な通信を仮定し, 固定された信号

対雑音電力比 (Signal to Noise Power Ratio:SNR) に対する誤り率で評価される場合が多

い. しかしながら, 通信路状況の時間的な変化を考慮すると, 異なる SNRのそれぞれに対

して必要な符号の冗長度は異なる. このように通信路環境の変化に考慮し, より高い伝送

効率を達成するための手法としてレート適応が提案されている [59–62]. レート適応は無

線 LANの規格である 802.11 [29]などでも用いられており, SNRを推定し, 雑音レベルが

大きな場合には冗長度の高い誤り訂正符号を, 小さな場合には冗長度の小さい符号を用い

ることで, 通進路状況に応じた符号と変調方式の組合せを選択することで伝送効率を向上

させている. しかしながら, レート適応においては異なる符号と変調方式の組の数だけ符

号器が必要になり, SNRを誤推定した場合に特性が劣化する. 特に, SNRを過大に推定し

た場合には, 必要な冗長度よりも低い冗長度の符号を選択してしますため誤りを十分に訂

正できず, 伝送効率が大きく低下する要因となる. 通信路の状況に応じて適切な冗長度を

達成するための異なるアプローチとしてレートレス符号 [63]が提案されている. レート

レス符号は, プレフィクス性を有する符号シンボル系列を順に送信し, 受信側では復号に

成功するまで追加シンボルを受信し続けることで通信路の状況に応じた冗長度が自動的

に決定される. 受信側において復号に成功すると, フィードバック通信路を用いて送信側

に復号成功を通知することで, 送信側は次の符号ブロックの送信を開始する.レートレス

符号においてはフィードバック通信路を用いて符号の冗長度を制御することで, SNRの
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推定が不要となる方式である. レートレス符号は, 消失通信路を想定して設計された符号

であり, Tornado符号 [64], LT符号 [65]などがこのクラスに属している. 動画配信ネット

ワークなどにおいて実用されているレートレス符号としては Raptor符号 [66]が挙げら

れ, Raptor符号はオーバーヘッドの小さな効率のよい符号であるとされる. Raptor符号

は LDPC符号 [41]と LT符号の連接符号とみなすことができ, LT符号を修正すること

で AWGN通信路においてもよい特性を有する構成法 [67]などが検討されている. また,

LDPC符号を用いたレートレス符号として Hsu-Anastasopoulos符号 [84, 85]などが提案

されているが, いずれの方式においても復号に確率伝搬アルゴリズムを用いており, 軟情

報の繰り返し計算に起因する計算複雑性が問題となる. これらに対し, Perryらによって

提案されたレートレス符号である Spinal符号 [68, 86, 87]はメトリックとして自乗距離を

用いた準ML (Maximum-Likelihood) 復号が可能な符号であり, AWGN, 二元対称通信路

において通信路容量に漸近する [88]特性を有する. Spinal符号の復号は符号木上の最小

コストパスを動的計画法にもとづいて探索することによって行われ, 文献 [86]では復号ア

ルゴリズムとして Beam-algorithm, M-algorithmなどが検討されている. 符号木の動的探

索にもとづく復号では, 符号木の根に近いほど正しい生き残りパスに収束するが, 木の終

端に近いほど生き残りパスの収束特性が劣化するため, 終端に近いブランチに対応する復

号ビットの誤り率が劣化する. そのため, 文献 [86]では符号木の終端におけるパスの収束

特性を改善するために追加でシンボルを送信する出案シンボルが提案されており, 送信す

る情報ビット長が十分大きい場合には終端シンボルによる情報レート (bits/symbol) の劣

化は十分に小さいことが報告されている. しかしながら, 情報ビット長が小さい場合にお

いては送信シンボル数の増加に起因する情報レート低下の影響を無視できず, 情報ビット

長が短い場合においても有効な符号化方式が必要となる. 符号木にもとづく復号における

パス収束の問題は, 畳込み符号に対する復号法である逐次復号 [89]やビタビ復号 [69]な

どにおいても検討されており, パスが収束するまで復号ビットの判定時刻を遅延させるこ

とで復号誤り率が改善可能であることが示されている [16]. 本章では, Spinal符号におい

てパス収束を考慮した復号アルゴリズムとして, 追加のシンボル送信が不要なスライディ

ングブロック復号法を提案し, 情報ビット長が小さな場合に有効な方式であることを示す.
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図 4.1: stの状態遷移

4.2 Spinal符号とその復号法

4.2.1 Spinal符号の符号化

Spinal符号は 2011年に Perryらによって提案された新たなレートレス符号のクラスで

あり, 符号化においてハッシュ関数を用いる点が特徴として挙げられる. また, 無線 LAN

等で用いられるレート適応システムとは異なり, 単一信号点配置のみで動作し, 高密度な

信号点配置での動作が可能である. 復号においては, LDPC符号やターボ符号と異なり確

率伝搬アルゴリズムを用いることなく, 準 ML復号により優れた特性を達成することが

できる. これは, 符号語から送信シンボルを直接生成され, 受信においては信号点へのデ

マッピングが不要となり軟情報の損失が生じない性質 [86]により達成される. また, 生

成される符号語の特性はハッシュ関数の特性に依存するため, ハッシュ関数の雪崩効果や

pair-wise独立性 [90]が誤り訂正能力に影響するため, 符号木におけるノードと対応する st

が衝突しにくいハッシュ関数が選択される. ハッシュ値の空間が十分に大きく, ハッシュ

の衝突確率が十分に小さい場合, Spinal符号は近似的なランダム符号化であるとみなすこ

とができ, 文献 [88]においては, ランダム符号化における一様ランダムな性質をハッシュ

関数の pair-wise独立性に置き換えることで, Spinal符号が通信路容量を達成可能である

ことが示されている. なお, ハッシュ関数は暗号学的ハッシュ関数である必要はなく, 計算

複雑性や, 雪崩効果の特性などから Jenkinsの one-at-a-timeハッシュ関数 [91]を用いる.
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図 4.2: 送信シンボルのマッピング
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符号語の生成には再帰的な構造を有するハッシュ関数を用いる. 時刻 tにおける vビッ

トのシード st = {0, 1}v, kビットのメッセージmt+1 = {0, 1}kからハッシュ関数 hを用い

て, 式 (4.1) のように時刻 t+ 1のシード st+1を生成する.

st+1 = h(st,mt+1) (4.1)

次に, stを符号器状態とみなし, NmsgビットのメッセージM を hにより符号化することを

考える. まず, M を kビットごとにNk(= ⌊Nmsg

k
⌋)個のサブメッセージmt (t = 1, · · · , Nk)

に分割し, 符号器状態の初期値 s0, サブメッセージm1 と hから t = 1における符号器状

態 s1を求める. 同様にして, t = Nkまで st−1, mtと hから stを再帰的に計算する. 図 4.1

は st の状態遷移を表しており, st−1 とサブメッセージ mt から st が再帰的に計算される

様子を示している. 続いて, st を 2C ビットごとに分割し, 分割したビット列のそれぞれ

を符号語として順に送信する. なお, st をシードとした擬似乱数列を 2C ビットごとに分

割することで符号語とする方式 [86]も提案されており, 最適な符号語の分割の方法や, 送

信シンボルへのマッピング方法などについては検討の余地が残されている. Spinal符号に

おける符号語の生成は畳込み符号に類似しているが, 畳込み符号よりも符号語ビットのラ

ンダム性が高い, 符号語の生成に関わるビットの取扱いが非線形であることなどの点にお

いて異なる.

図 4.2は符号語と送信シンボルのマッピングを示したものである. Spinal符号における

送信シンボルの生成は, 符号語の 2C ビットのうち C ビットを同相成分, 残りの C ビット

を直交成分に割り当てることでシンボルを生成する. 文献 [86]では信号点配置として, 格

子点上に等間隔に配置される直交振幅変調 (Quadrature Amplitude Modulation:QAM),

切断ガウス分布に従う信号点配置を検討しているが, スループットにおいて両方式に顕

著な差は認められず, 本論文では格子点上に等間隔に配置される QAMを用いる. 送信シ

ンボル xi,j について, j を pass countと呼び, iは符号木の深さに対応する. 送信側では

x1,1, x2,1, · · · , xNk,1, x1,2, x2,2, · · · のように同じ pass count j に属する Nk 個のシンボルを

順に送信し, pass count j のシンボルを送信し終えると pass count j + 1に属するシンボ

ルの送信を開始する. 送信側では受信側から復号成功を通知されるか, あらかじめ設定さ

れた最大送信シンボル数に達するまでシンボルを送信する. 受信側において α個の受信
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シンボルを用いて復号に成功した場合, レート R (bits/symbol)は R = Nmsg

α
となり, pass

count lまで受信した場合のレートは次式となる.

R =
Nmsg

α
=

Nmsg

Nkl
=

k

l
(4.2)

この結果より明らかなように, Rの最大値はkによって決定される. しかしながらkの値が大

きい場合,候補となるパス数が指数的に増加し復号時における計算複雑性が問題となるため,

文献 [87]では k = 4が選択されている. この場合, レートの最大値は 4 (bits/symbol)以下

となるため, SNRが大きい場合において,より高いレートを達成するためにパンクチャリン

グが用いられる. Spinal符号のパンクチャリングは畳込み符号などで用いられるパンクチャ

リングと異なり, 同一 pass countに属するシンボルの送信順序を置換することで行われる.

Nk が 8の倍数であると仮定し, q1 = 8, q2 = 4, q3 = 6, q4 = 2, q5 = 5, q6 = 1, q7 = 7, q8 = 3

とすると, パンクチャリングを用いた場合の送信シンボルは以下の手順に従って送信さ

れる.

1. pass count j = 1とする.

2. パンクチャリングについてのカウンタ vを v = 1として初期化し,xi,j(i = 1, · · · , Nk)

を以下の手順で送信する.

(a) 送信側は xv+8u,j(u = 0, 1, 2, · · · , Nk

8
− 1)を送信する. 受信側では復号を行い,

復号に失敗した場合は 2.(b)へ, 復号に成功した場合は復号成功が送信側に通

知され送信側は送信を終了する.

(b) v < 8の場合は vの値を +1して, 2.(a).へ. v = 8の場合は 3.へ.

3. j の値を +1して 2.へ.

なお, パスメトリックは送信シンボル xi,j と受信シンボル yi,j 間の自乗距離で定義され,

パンクチャリングにより消失しているシンボルに対応するブランチメトリックのメトリッ

ク値は 0として復号を行う.
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4.2.2 Spinal符号の復号法

Spinal符号の復号は符号木上のパス探索問題とみなすことができ, 受信シンボルを yi,j,

送信シンボルを xi,j, si の候補を ŝi,j, 送信シンボルの候補を x̂i,j(ŝi,j),とすると Spinal符

号の復号は次式で表されるパスメトリック V を最小にする ŝi,j の探索問題となる.

V =
l∑

j=1

Nk∑
i=1

|yi,j − x̂i,j(ŝi,j)|2 (4.3)

本論文では, パス探索アルゴリズムとして文献 [68]と同様にM-アルゴリズム [92]を用い

る. なお, レートよりも復号アルゴリズムの計算量が問題となる条件においては, しきい

値アルゴリズム [93]や α− β 枝刈り [87]などの利用が検討されている.

4.3 パス収束を考慮した復号法

4.3.1 パス収束と終端シンボル

復号過程における生き残りパスは, 符号木の終端に近いほど生き残りパスが正しいパ

スに収束しておらず i が Nk に近いパスほどパス誤り誤り率が高くなる. そのため, パ

スの収束特性を改善するために終端シンボルを利用する. 例えば, pass count lにおいて

x1,1, x2,1, · · · , xNk,1, xNk,1 のように, i = Nk のシンボルを重複して送ることで収束特性が

改善される. このとき, 重複して Ntail シンボル送るとするとレート Rは

R =
Nmsg

(Nk +Ntail)l
(4.4)

となり, 送信手順 2.(a)において v = 1である場合にのみ終端シンボルを追加送信する. ま

た, 式 (4.3)を終端シンボルとパンクチャリングを考慮した形に書き直すと次式となる.

V =
l∑

j=1

Nk+Ntail∑
i=1

|yi,j − x̂i,j(ŝi,j)|2ρi,j (4.5)

ただし ρi,j は yi, j がパンクチャリングにより消失している場合には ρi,j = 0, 消失してい

ない場合には ρi,j = 1となる.
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4.3.2 スライディングブロック復号法

式 (4.4)からわかるように, NmsgがNtailと比較して相対的に小さい場合には, 送信シン

ボル数の増加によるレートの低下を無視できない. そのため, 本論文ではN が小さな場合

においてもレートを低下させない復号法が望ましい. 符号木にもとづく復号におけるパス

収束の問題は, 畳込み符号の復号法などでよく検討されており, ビタビ復号 [16]において

はパスが収束するまで判定時刻を遅延させ, 収束したパスのみに対して復号ビットの判定

を行うことでパスの収束特性を改善している. これは, 現在の時刻から遡るほど生き残り

候補が正しいパスに収束する性質を利用しており, Spinal符号の復号においても根に近い

パスほど正しいパスに収束することが示されている [86,87]. そこで, 本論文では, 深さNk

の符号木をブロックに分割し, パスの収束特性が良いブロックのみについて復号ビットの

判定を行う, スライディングブロック復号法を提案する. スライディングブロック復号法

を用いた場合における Spinal符号の復号手順および, シンボルの送信規則を以下に示す.

まず, 図 4.4のように Nk 個のサブブロックを同数のサブブロックから構成される２つ

のブロックW1, W2に分割し, それぞれのブロックに対応する pass countを j1, j2とし, パ

ンクチャリングに関する変数をそれぞれ v1, v2 とする. ただし, Nk は偶数であるとし, 図

中のNtはNt = Nk/2である. スライディングブロック復号では, W1とW2を接続した一

つの符号木としてパスの探索を行うが, 復号ビットの判定はパスの収束特性が良いW1に

ついてのみ行う. また, 復号に成功した場合はブロックW1,W2 を図 4.4のように次のブ

ロックにスライドさせ, W2の内容をW1にコピーし, 復号に成功するたびにブロックをス

ライドさせる. シンボルの送信規則は, W1, W2 ごとの受信シンボル数が等しくなるよう

に送信され, W2の pass count が j1 > j2である場合にはW2の送信シンボル x′
i2,j2
のみが

送信され, j1 = j2 である場合にはW1,W2 の送信シンボル xi1,j1 , x
′
i2,j2
の両方が送信され

る. スライディングブロック復号法を用いた場合の送信手順の詳細を以下に示す.

1. pass count j1 = 1, j2 = 1とし, v1 = 1, v2 = 1とする.

2. j1 > j2なら 2.(a), j1 = j2かつ v1 > v2なら 2.(b), j1 = j2かつ v1 = v2なら 2.(c)へ.

(a) 送信側はW2 に含まれる送信シンボル x′
v2+8u,j2

(u = 0, 1, 2, · · · , Nt

8
− 1)を送信
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する. 受信側では復号を行い, W1に対応する復号ビットに誤りが含まれていれ

ば 2.(a).iへ, 誤りが含まれていなければ 3.へ.

i. v2 = 8なら j2の値を +1し, v2 = 1として 2.へ. v2 < 8なら v2の値を +1

して 2.へ.

(b) 送信側はW2 に含まれる送信シンボル x′
v2+8u,j2

(u = 0, 1, 2, · · · , Nt

8
− 1)を送信

する. 受信側では復号を行い, W1に対応する復号ビットに誤りが含まれていれ

ば 2.(b).iへ, 誤りが含まれていなければ 3.へ.

i. v2 < 8なら v2の値を +1して 2.へ.

(c) 送信側は W1,W2 に含まれる送信シンボル xv1+8u,j1 , x
′
v2+8u,j2

(u =

0, 1, 2, · · · , Nt

8
− 1) を送信する. 受信側では復号を行い, W1 に対応する復

号ビットに誤りが含まれていれば 2.(c).iへ, 誤りが含まれていなければ 3.へ.

i. v1 = v2 = 8なら j1, j2の値を +1し, v1 = v2 = 1として 2.へ. v1 < 8かつ

v2 < 8なら v1, v2の値を +1して 2.へ.

3. 送信側に復号成功が通知され, 送信側ではW1ブロックに対応する spine系列をW2

の内容で上書きし, W2ブロックに対応する spine系列を新たに生成する. 受信側で

は, W1 の内容を W2 で上書きし j1 = j2, v1 = v2 とした後, W2 の内容を初期化し,

j2 = 1, v2 = 1として 2.へ.

なお, 実際のシステムにおいては情報ビット系列が有限長であるため、連続するブロック

の終端部においてレートの低下が予想される. この場合には, ゼロパディングを行うか,

従来の終端シンボルを用いるなどの対応が必要となるが, 情報ビット長が十分に長い場合

にはレートの低下は十分に小さいため, 本論文では情報ビット長が無限である場合のレー

トを用いて評価する.

続いて シミュレーションによりスライディングブロック復号法の特性評価を行う.

C = 6, k = 4, M-アルゴリズムのステップ毎の生き残り候補数 B = 64, Ntail = 1とし, 終

端シンボルを用いた場合, スライディングブロック復号法を用いた場合における, AWGN

通信路におけるレート (bits/symbol) を求める.
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図 4.5-4.8. は Nmsg = 256, 128, 64 の場合における SNR に対するレートを示してお

り, 図中の Capacity は AWGN における通信路容量, Tail は終端シンボルを用いた場

合, Sliding Blockはスライディングブロック復号を用いた場合のレートである. 図より,

Nmsg = 256, 128の場合に大きなレート差は見られないが, Nmsg = 64の場合においては,

0.2—0.6 (bit/symbol)ほど改善しており, スライディングブロック復号法が Nmsg が小さ

な場合にも有効であるといえる. また, スライディングブロック復号法を用いた場合, 収

束特定の良いパスのみについて判定するため, Nmsg の値が変化しても, レートがほぼ変化

していないことがわかる.

図 4.8は SNRを 10, 20, 30dBで固定し, N を 64, 128, 256で変化させた場合における両

方式のレート差Rdを示しており,スライディングブロック復号法を用いた場合のレートを

Rs, 終端シンボルを用いた場合のレートRtとするとRd = Rs−Rtで定義される. 図より,

Nmsg = 256の場合にはどの SNRにおいても, レートの差は見られないが, Nmsg = 128, 64

ではスライディングブロック復号法を用いることでレートが改善しており, また Nmsg が

小さいほどスライディングブロック復号法によるレートの改善が大きくなることがわかる.

4.4 結言

本章では, Spinal符号の復号法としてスライディングブロック復号法について検討し

た. その結果, 復号時における符号木を複数のブロックに分割し, パスの収束特性の良い

ブロックのみについて判定を行うことで, 符号長が短い場合においてもレートを低下させ

ずに復号可能であることを明らかにした.
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図 4.3: サブブロックへの分割
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We determine the best path

in the forward block.

When the forward window is decoded,

the window is then shifted to the next block.

図 4.4: スライディングブロック復号法
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図 4.5: 情報ビット長 Nmsg = 256におけるレート

図 4.6: 情報ビット長 Nmsg = 128におけるレート
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図 4.7: 情報ビット長 Nmsg = 64におけるレート

図 4.8: 情報ビット長 Nmsg に対するレートの差
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第5章 Spinal符号におけるしきい値復

号法

5.1 緒言

Spinal符号 [68, 86]はレートレス符号 [63, 65, 66]の新たなクラスであり, 二元対称通信

路, 加法性白色ガウス雑音 (Additive White Gaussian Noise:AWGN) 通信路において通信

路容量に漸近する符号である. Spinal符号の復号は符号木上のパスを動的計画法にもとづ

いて探索することによって行われ, M-アルゴリズム [68, 92], Beam Search [86], α-β 枝刈

り [87]を用いた復号法が検討されている. これらの復号アルゴリズムでは通信路容量に

漸近するレートを達成しているが, 復号アルゴリズム中のソートがシステム全体のボトル

ネックとなるため, より高いシステムスループットを達成するにはソートを用いない復号

アルゴリズムが有効であると考えられる.

符号木の動的探索による復号法は, 拘束長の非常に大きな畳込み符号に対する復号法で

ある逐次復号 [89, 92]などにおいて検討されており, ソートを用いない復号アルゴリズム

として, T-アルゴリズム [94], メトリック値にもとづくしきい値アルゴリズム [95]などが

提案され, 並列度を向上させることでシステム全体のスループットを向上しうることが示

されている [96].

本章では Spinal符号に対し, しきい値復号法の適用を検討する. また, 従来の復号法に

対して, しきい値復号法が高い並列性を実現し, 計算複雑性とスループットの観点におい

て有効な復号法であることを示す.
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5.2 しきい値アルゴリズムによる復号法

Spinal符号の復号アルゴリズムでは, 符号木において幅優先探索を行う. 木の深さを

i(= 1, 2, · · · , Nk), 深さ iにおける生き残りパス数を Biとし, B1, B2, · · · , BNk
の平均値を

B とする. 本論文では復号アルゴリズムにおける計算複雑性の指標として復号成功時に

おける平均生き残りパス数を用いる. 文献 [86]では復号アルゴリズムとしてM-アルゴリ

ズムを検討しているが, 生き残りパス候補のソートにおいてすべての要素を互いに比較し

なければならず, 比較におけるデータ間の相互依存性がボトルネックの原因となる. 本節

ではソートを用いるアルゴリズムとしてM-アルゴリズム, ソートを用いないアルゴリズ

ムとして T-アルゴリズム, メトリック値にもとづくしきい値アルゴリズムについて説明

する.

M-アルゴリズムでは深さ iを更新するごとにメトリック値の小さな上位 BM 個の候補

のみを生き残りパスとし, それ以外を棄却する. 次に, 深さ iにおいて生き残った BM 個

のノードについてのみ枝を伸ばし深さを i+1とする. このとき, BM2k個の生き残りパス

候補のうち上位 BM 個を新たな生き残りパスとする. この過程を i = Nk まで繰り返し,

i = Nk における最も小さなメトリック値を持つパスのラベルを復号結果とする. ただし,

M-アルゴリズムにおいてBM は事前に設定された定数値であるが, 生き残り候補数がBM

個以下の場合は全ての候補を生き残りパスとする.

図 5.1は前章におけるパラメータに C = 6, Nmsg = 64, k = 4, Ntail = 1とした場合の

BM の値に対するレート Rをシミュレーションにより求めたものであり, Rは AWGN通

信路において, 復号に成功した時刻におけるレートの平均値である. 図より BM の増加と

もに正しいパスが棄却される確率が低くなるためレートが改善するが, BM = 64以上に

おいてはレートの改善がみられないことがわかる. また, BM の値が 8, 16 , 32の範囲で

変化する場合においてレートに大きな差が見られるが, これは,

• iにおける生き残りパスのそれぞれが i + 1において 16(= 24)個の子要素を生き残

りパスの候補に持つ

• 共通の親を持つ生き残りパス候補同士はメトリック値が近い値をとる
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• BM が 16以下では, 共通の親を持つパスのみが生き残りやすく, 正しいパスを誤っ

て棄却する確率が高くなる

ためであると考えられる.

5.2.1 T-アルゴリズム

T-アルゴリズムは, 深さ iを更新するごとに最小のメトリック値mmin,iを持つ候補パス

を探索し, Bi2
k 個の候補となるメトリック値mi (i = 1, 2, · · · , B2k)について

mi −mmin,i < Tth (5.1)

を満たす候補のみを生き残りパスとする. ただし, Tthはあらかじめ設定されるスレッショ

ルド値である. T-アルゴリズムは畳込み符号に対する逐次復号法として提案された方式で

あり, Spinal符号のような送信シンボルの半数以上を間引くようなパンクチャリングの利

用を想定しておらず, Spinal符号に適用する場合パス数の急激な増加が問題となる. 例とし

て, 前章におけるパンクチャリングを用いたシンボルの送信手順 2.(a)において pass count

j = 1の場合を考えると,復号におけるパスメトリック値は i ̸= 8+8u(u = 0, 1, · · · , Nk

8
−1)

において 0となる. この場合, 符号木の根から 7シンボル分のパスメトリック値は全て 0

となり, 2112個候補パスを評価できないため候補パスが指数的に増加することになる. す

なわち, pass count が j = 1である場合, パンクチャリングによるシンボル消失が連続し

ていると, 生き残り候補が指数的に増加し, 現実的な時間での復号が不可能となる. そこ

で, 任意の (i, j)において生き残りパス数が Bmax を超過した場合を復号誤りとして扱う

ものとし, この場合受信側では追加のシンボル到着を待つ. なお pass count が j ≥ 2の場

合においては, パンクチャリングによりシンボルが消失している場合においても, j − 1に

おけるシンボルのブランチメトリックへの寄与分が計算可能なため, 生き残りパス候補数

の増加は大幅に軽減される.

図 5.2は図 5.1と同様の条件のもと, 復号に成功した場合における平均生き残りパス数

Bと Tthの関係をシミュレーションにより求めたものであり, Bmax = 256とした. しきい

値アルゴリズムではスレッショルド値が大きくいほど, 候補数が単調に増加すると考えら
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れるが, 図より信号対雑音電力比 (Signal to Noise power Ratio:SNR)=20, 30dBにおいて

は B が大きく変動している. この変動は生き残りパスの候補数に上限 Bmax を設定した

ことに対して, pass count j = 1におけるパンクチャリングによるパスの増加が影響した

ためであり, すなわち

• Tthが大きくなるにつれて平均生き残りパス数が増加する

• pass count j = 1において, パンクチャリングによりシンボルが消失していない iに

おける平均生き残り数が増加し 16程度になると, パンクチャリングによりシンボル

が消失している iにおいて生き残りパスの候補数が 16(= 24)倍され生き残り候補数

が Bmax = 256に達し, 復号失敗となる確率が高くなる

• 復号失敗の確率が高くなると, パンクチャリングによるシンボル消失数がより少な

い条件において復号を行うことになり, 消失シンボル数の減少により, Bが減少する

• さらに Tth を大きくすると各 iにおける平均生き残り候補数の増加の影響が強くな

り, B が増加に転じる

を繰り返すためであり, 図中において増加から減少に大きく転じる点はパンクチャリング

による消失シンボル数の変化に対応する. Tth = 0.25, 0.75, 1.25, 1.75付近に 4点確認でき

るが, それぞれ前節のパンクチャリング送信規則における x5+8u, x1+8u, x7+8u, x3+8u に対

応する. また SNR=10dBにおいては B は単調に増加しているが, これは SNR=10dBに

おいては pass count が j = 1では復号に成功せず, j ≥ 2において復号に成功しており,

生き残りパスの候補が指数的には増加しないためであると考えられる.

5.2.2 メトリック値にもとづくしきい値アルゴリズム

T-アルゴリズムではソートを用いないが最小要素の探索が必要であり, 計算複雑性と生

き残りパスの比較における相互依存性はソートを用いる場合よりも低減されているが, 生

き残りパス間における依存関係はシステムのボトルネックとなりうる. 以下, 生き残りパ

ス間の相互依存性が存在しない復号アルゴリズムである, メトリック値にもとづくしきい

60



 1

 2

 3

 4

 5

 6

 7

 20  40  60  80  100  120

b
it
s
 /
 c

h
a

n
n

e
l 
u

s
e

BM

SNR=10[dB]
SNR=20[dB]
SNR=30[dB]

図 5.1: BM に対するレート R

値アルゴリズムについて示す. AWGN通信路において, 送信シンボル xi,j に加算される雑

音成分を ei,j とする. このとき, 正しいパスのパスメトリック Vcは yi,j = xi,j + ei,j である

ことより

Vc =
l∑

j=1

Nk+Ntail∑
i=1

|yi,j − xi,j|2ρi,j

=
l∑

j=1

Nk+Ntail∑
i=1

|ei,j|2ρi,j =
α∑

j=1

|ej|2 (5.2)

となり, すなわち, 同相成分, 直交成分を考慮すると Vc は自由度 2αのカイ二乗分布で表

せる. ただし, αは任意の (i, j)においてパスメトリック計算に用いられたシンボル数であ

る. 雑音成分 ej の同相成分, 直交成分についてそれぞれ平均 0, 分散 σ2 であるとすると,

Vcの累積分布関数 FVc(Vc;α)は自由度 βであるカイ二乗分布の累積分布関数 Fchi(z; β)を

用いて次式となる.

FVc(Vc; 2α) = Fchi(
Vc

σ2
; 2α) =

γ(α, Vc

2σ2 )

Γ(α)
(5.3)

ただし, ここで γ(·, ·)は第一種不完全ガンマ関数, Γ(·)は完全ガンマ関数である. 深さ i,

pass count j において, スレッショルド値 θi,j を超過するメトリック値を持つパスを棄却
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図 5.3: peに対する平均生き残りパス数

62



すると, pass count j, 深さ i− 1において正しいパスが生き残っている場合に, 深さ iにお

いて正しいパスが棄却される確率 peは

pe = 1− FVc(θi,j, 2α)

= 1−
γ(α, Vc

2σ2 )

Γ(α)

=
Γ(α,

θi,j
2σ2 )

Γ(α)
(5.4)

となる. ただし, Γ(·, ·)は第二種不完全ガンマ関数であり, Γ(a, x) + γ(a, x) = Γ(a)を満た

す. ここで

Q(a, z) =
Γ(a, z)

Γ(a)
(5.5)

とすると,

θi,j = 2σ2Q−1(a, pe) (5.6)

となる. すなわち, あらかじめに設定されたパス棄却率 pe, 雑音電力 σ2, (i, j)においてパ

スメトリック計算に用いられた受信シンボル数 αにからスレッショルド値 θi,j は計算さ

れる. また, メトリックにもとづくしきい値アルゴリズムも T-アルゴリズムと同様の理由

により, 生き残りパス数の上限 Bmaxを設定し, Bmaxを超過した場合は復号誤りとする.

図 5.3は図 5.2と同様の条件のもと, peと Bの関係を表したものである. 図より T-アル

ゴリズムと同様に pass count j = 1においては生き残りパス数が大きく変動しており, ま

た, SNRが大きい場合においては平均生き残りパス数がほぼ 64以下になっていることが

わかる.

5.2.3 特性評価

本節では, M-アルゴリズム, T-アルゴリズム, メトリック値にもとづくしきい値アルゴ

リズムの特性評価を行う. C = 6, Nmsg = 64, k = 4, Ntail = 1, BM = 64Bmax = 256と

し, T-アルゴリズム, メトリック値にもとづくスレッショルドアルゴリズムのスレッショ
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ルド値は, SNRごとに探索的に求めた値を用いた. 図 5.4は各方式のスループット特性を

表しており, 図中の Capacityは AWGNにおける通信路容量, M-algorithm, T-algorithm,

MetricはそれぞれM-アルゴリズム, T-アルゴリズム, メトリック値にもとづくスレッショ

ルドアルゴリズムを表す. 表 5.1は復号成功時における平均生き残りパス数を示してお

り, 図, 表より T-algorithmはM-algorithmと同程度のレート達成しており, また各 SNR

においてM-algorithmよりも少ない平均生き残りパス数で復号できていることがわかる.

また, メトリック値にもとづくしきい値復号法では, レートがM-algorithmより劣化する

が, M-algorithmよりも平均生き残りパス数が少なく, 計算複雑性に制約がある場合にお

いて有効な方式であると考えられる.

5.3 受信シンボル数にもとづくしきい値復号法

しきい値復号法を用いる場合, 情報レート (bits/symbol)を最大にする最適なしきい値

は SNRに依存するため, 通信路において SNRを推定する必要がある. しかし, 通信路に

SNRの推定に誤差が生じる場合しきい値を最適な値に設定できず, 情報レートが劣化し

てしまうと考えられ, したがって SNRに依存しないしきい値の設定法が望ましい. 本節
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表 5.1: SNRに対する平均生き残りパス数 B(AWGN)

SNR[dB] T-algorithm Metric

5 30.4 30.2

10 24.4 35.6

15 13.0 26.5

20 14.3 18.2

25 20.5 14.9

30 21.6 27.2

では SNRの推定が不要なしきい値の設定法について検討する. まずレートレス符号の特

性, しきい値の設定法について説明し, シミュレーションによる特性評価を行う.

レートレス符号を用いる場合, 復号成功に必要なシンボル数は通信路の状態に応じて変

化し, 雑音電力が大きな場合にはより多くのシンボルが必要になり, 雑音電力が小さな場

合には必要なシンボル数は減少する. この特性を情報レートの観点から述べると, 受信シ

ンボル数が増加するにつれ情報レートが低下していき, その時刻に通信路容量を下回ると

十分に高い確率で復号に成功する. つまり, 復号側においては受信シンボルが不足してい

る状況においては, しきい値の設定に関わらず高い確率で復号に失敗することになる. こ

の点に着目すると, 受信シンボルが不足している状況においてはしきい値を最適値より小

さく設定しても, 平均的な情報レートは劣化しないと考えられ, また, 復号に必要なシン

ボル数と最適しきい値が SNRに依存する点を考慮すると, 復号に用いる受信シンボル数

ごとに異なるしきい値を設定しても平均的な情報レートは大きく劣化しないことが期待

できる. 受信シンボルにもとづくしきい値の設定法を以下に示す.

1. 各 SNRに対する最適なしきい値を探索的に求め, 最適しきい値 θopt, その SNRと最

適しきい値に対する情報レート Rの組 (θopt, R))のテーブルを作成し, テーブルの

要素を Rについて降順でソートする

2. 時刻 tにおいて復号に用いるシンボル数を α, 情報ビット長を Nmsg とし, シンボル

数 αで復号に成功した場合の情報レート R(α) = Nmsg

α
を求める

65



表 5.2: SNRに対する平均生き残りパス数 B (受信シンボル数にもとづくしきい値復号)

SNR[dB] T-algorithm (count) Metric (count)

5 28.5 50.6

10 37.8 33.7

15 32.7 26.1

20 18.8 17.5

25 17.0 14.2

30 13.0 27.7

3. 求めたR(α)に対して, テーブル内の i番目のレートRi(θopt)について, Ri ≥ R(α) <

Ri+1 となる Ri に対する最適しきい値を, 時刻 tにおいて行う復号処理のしきい値

として設定する

以上のように, その時刻における受信シンボル数に応じてしきい値を設定するアルゴリズ

ムはレートレス符号に対してしきい値復号法を用いる場合に適応でき, 本論文では, 前節

における T-アルゴリズム, メトリックにもとづくしきい値アルゴリズムについて, このア

ルゴリズムを適応した場合の特性評価を行う. 図 5.5は図 5.4と同様の条件のもと, M-ア

ルゴリズム [M-algorithm], T-アルゴリズム [T-algorithm], メトリックにもとづくしきい

値 [Metric], および T-アルゴリズムに提案方式を適応したもの [T-algorithm(count)], メト

リックにもとづくしきい値アルゴリズムに提案方式を用いた場合 [Metric(count)]のレー

ト特性を示しており, 表 5.2は各 SNRにおける復号成功時の平均生き残り本数を表にま

とめたものである. なお, スレッショルドのテーブルは前節で求めた最適しきい値とレー

トの組から作成した. 図よりわかるように, T-アルゴリズム, メトリックにもとづくしき

い値アルゴリズムに対して提案方式を適用したいずれの場合においても従来のしきい値

アルゴリズムによる復号と同程度の情報レートを達成しており, 提案方式が SNRの推定

が不要で, かつ復号複雑性を低減するアルゴリズムとして有効であることがわかる.

図 5.6-5.9は図 5.4と同様の条件のもと, 通信路に干渉が存在する場合のレート特性を

示しており, 通信路において,AWGN以外の妨害成分が存在する場合のしきい値への影響
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図 5.5: 各復号アルゴリズムのレート (受信シンボル数にもとづくしきい値復号)

を検討したものである. なお, 表 5.3-5.3は生き残りパス数を示している. なお, 各方式の

しきい値は AWGNにおける最適しきい値を用い, 位相が一様ランダム, 干渉電力一定の

干渉が加えられるとし, 信号対干渉電力比 (Signal to Interference power Ratio : SIR) =

0, -5[dB]の場合についてそれぞれシミュレーションを行った. また, 干渉のバースト長は

1シンボルとし, 干渉の生起間隔 τ(≥ 0)は λ = 0.1, 0.01をパラメータとする以下の指数

分布に従う離散値をとるランダム変数である.

f(τ) = λ exp(−λτ) (5.7)

これらの結果より, 干渉波が存在する場合においては, 受信シンボルにもとづいてしき

い値を決定する方式はそれほど特性が劣化していないのに対し, しきい値を固定した従来

の T-algorithm, Metricは特性が劣化している. これは, 干渉成分が存在する場合におい

て, AWGNにおいて設定されたしきい値が最適値とならないために特性が劣化しており,

受信シンボルにもとづく方式では復号に失敗した場合においてもしきい値の値が増加し

ていくためにしきい値の不整合の影響を軽減できたためであると考えられる. また生き残

りパス数は, 各パラメータにおいていずれも 64以下であり, 複雑性がほぼ増加していない

ことがわかる.
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図 5.6: 各復号アルゴリズムのレート (λ = 0.1, SIR=0[dB])
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図 5.7: 各復号アルゴリズムのレート (λ = 0.1, SIR=-5[dB])
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図 5.8: 各復号アルゴリズムのレート (λ = 0.01, SIR=0[dB])
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図 5.9: 各復号アルゴリズムのレート (λ = 0.01, SIR=-5[dB])
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表 5.3: SNRに対する平均生き残りパス数 B(干渉通信路, λ = 0.1, SIR=0[dB])

SNR[dB] T-algorithm Metric T (count) Metric (count)

5 1.0 50.3 29.9 50.6

10 1.0 34.5 37.2 33.6

15 1.0 26.8 33.3 27.0

20 1.4 17.7 18.8 18.2

25 3.8 13.0 16.9 13.7

30 8.8 26.8 12.7 27.4

表 5.4: SNRに対する平均生き残りパス数 B(干渉通信路, λ = 0.1, SIR=-5[dB])

SNR[dB] T-algorithm Metric T (count) Metric (count)

5 1.0 49.0 28.0 49.3

10 1.0 35.0 36.7 32.9

15 1.0 25.5 33.1 26.0

20 1.5 17.7 18.6 18.1

25 3.6 13.7 17.4 14.7

30 8.9 26.0 12.8 28.5

表 5.5: SNRに対する平均生き残りパス数 B(干渉通信路, λ = 0.01, SIR=0[dB])

SNR[dB] T-algorithm Metric T (count) Metric (count)

5 1.0 50.3 29.9 50.6

10 1.0 34.5 37.2 33.6

15 1.0 26.8 33.3 27.0

20 1.4 17.7 18.8 18.2

25 3.8 13.6 16.9 13.7

30 8.8 26.8 12.7 27.4
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表 5.6: SNRに対する平均生き残りパス数 B(干渉通信路, λ = 0.01, SIR=-5[dB])

SNR[dB] T-algorithm Metric T (count) Metric (count)

5 1.0 49.0 28.0 49.3

10 1.0 35.9 36.7 32.9

15 1.0 25.5 33.1 26.0

20 1.5 17.7 18.6 18.1

25 3.6 13.2 17.4 14.7

30 8.9 26.0 12.8 28.5

表 5.7: SNRに対する平均生き残りパス数 B (レイリーフェージング)

SNR[dB] T-algorithm Metric T (count) Metric (count)

5 7.1 36.2 7.7 33.6

10 1.8 29.6 29.2 34.6

15 1.1 0 36.6 0

20 1.0 0 39.0 0

25 1.0 0 38.4 0

30 1.0 0 38.4 0

図 5.10は図 5.4と同様の条件のもとで, 通信路においてレイリーフェージングにより振

幅がランダムに変動する場合のレートを示しており, 表 5.7は平均生き残りパス数である.

なお, 各方式のしきい値は AWGNにおける最適しきい値を用い, レイリーフェージング

通信路においては各時刻の受信信号振幅は時刻に対して独立に γ 倍されるものとし, γ は

次式のレイリー分布に従う. ただしシミュレーションにおいて σ2
R = 1/2とした.

f(γ) =
γ

σ2
R

exp(− γ2

2σ2
R

) (5.8)

図の結果より, フェージングの影響によりいずれの復号法においてもレートが劣化して

いるが, M-algorithmと T-algorithm(count)間のレートの差は 0.2-0.5(bits/symbol)程度

に抑えられている. また, 平均生き残りパス数は 64以下となっているが, 生き残り数が

T-algorithmにおいて 1.0, Metricにおいて 0となっているのは, しきい値の不整合により
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図 5.10: 各復号アルゴリズムのレート (レイリーフェージング)

正しく復号できていない場合に対応すると考えられる. また, 干渉が加えられる場合の結

果をと同様に, 受信シンボル数にもとづく復号法では復号に失敗した場合, しきい値が変

化するため, しきい値の不整合の影響を軽減できていると考えられる.

5.4 結言

本章では, しきい値復号として T-アルゴリズム, メトリック値にもとづくしきい値アル

ゴリズムを用いた場合における Spinal符号の特性について検討した. その結果, 従来の復

号法であるM-アルゴリズムよりも少ない平均生き残りパス数のもとで従来手法と同程度

のスループットを達成することを明らかにした. また, しきい値アルゴリズムでは SNR

の推定が必要となるが, 復号においてソートを用いないことで, 生き残りパス候補間の依

存性を解消し, 復号におけるシステムの並列度を高めうることを示した. また, しきい値

の設定において, 受信シンボル数を用いることで, 通進路状況の推定が不要なしきい値の

設定法を提案した. その結果, AWGN通信路においては提案手法はM-アルゴリズムより

も低い複雑性でM-アルゴリズムと同程度の特性を示し, 通信路において干渉やフェージ

ングの影響によりしきい値に不整合が生じた場合においても, 復号失敗にともないしきい
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値が増加する性質により従来のしきい値復号法と比較した場合にしきい値の不整合の影

響を軽減することを示した.
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第6章 符号語分割にもとづくレートレス

符号

6.1 緒言

Perryらによって提案された Spinal符号は文献 [68]において情報ビット長 Nmsg = 24

であるような短いビット長においても動作することが報告されている. また, 符号器の初

期状態 s0 が固定され, かつ情報ビット長が数十ビット程度の場合における Spinal符号の

符号木は, 一般的なブロック符号における符号木の構造と比較して大きな差異は見られ

ず, Spinal符号の符号化におけるハッシュ関数を異なるランダムな構造に置換することで

レートレス符号が構成できると考えられる. 本章では, 符号語分割にもとづくレートレス

符号の構成法を提案しその特性をシミュレーションにより評価する.

6.2 符号語分割にもとづくレートレス符号の構成法

本節では, 符号語分割にもとづくレートレス符号の構成法について説明する. Spinal符

号の符号化においては図 4.1, 4.2に示すように以下の手順で符号語系列, 送信シンボル系

列が生成される.

1. Nmsg ビット長の情報メッセージを kビット分割し, Nk 個のサブメッセージを生成

する

2. 分割したサブメッセージと, 符号器状態の初期状態 s0, ハッシュ関数を用いて再帰的

に符号器状態系列 s1, s2, ·, sNk
を生成する
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3. 符号器状態 si を 2C ビットごとに分割し, それぞれを送信シンボルへとマッピング

し送信系列を生成する. ことのき, 2C ビットごとに分割された各ビット列は符号語

とみなせる

4. 復号側では, 受信したシンボル系列から最小距離復号を用いて復号する. 復号に成功

した場合は復号成功を送信側に通知し, 失敗した場合は追加のシンボル到着を待つ.

文献 [68]においては, 符号器の初期状態 s0 = 0, 情報ビット長Nmsg = 24, 情報サブブロッ

ク長 k = 8の場合について Spinal符号の特性を評価しており, この条件のもとでは符号

木の深さは 3段となる. このような情報ビット長が短い場合には, 符号木の深さ Nk も相

対的に小さくなり, 数十ビット程度の Nmsg に対しては従来のブロック符号における符号

木との構造的な差異は軽微であり, Spinal符号におけるハッシュ関数を (n, k, d)ブロック

符号で置き換えることが可能であると考えられる.

図 6.1に本論文で提案する符号語分割にもとづく符号器の構造を示す. 図中, 上側の図

は深さが 1段の符号木で定義される Spinal符号の符号器であり, 初期状態 s0 に対し, 情

報ブロックとハッシュ関数から符号器状態 s1が生成される様子を示している. 図中, 下側

の図は Spinal符号におけるハッシュ関数をブロック符号の符号器で置き換えたものであ

り, 情報ブロックをブロック符号の符号器で符号化し, 符号語 s1 が生成され, 送信シンボ

ルは Spinal符号と同様に符号語を 2C ビットごとに分割して生成される. ただし, 符号語

の分割において s1の符号長を超過する場合には, 符号語の先頭から循環的に参照する. 例

えば, 32ビット符号語 (b1, b2, · · · , b32)を 6ビット単位に分割する場合, 分割により生成さ

れる符号語系列は, (b1, · · · , b6), (b7, · · · , b12), · · · , (b31, b32, b1, · · · , b4), · · · となる.

続いて, 本論文で用いるブロック符号について説明する. 本論文では, Spinal符号と同

程度の情報ブロック長を対象とし, 情報ブロック長 24ビット, ブロック符号の符号長 32

ビットであるような構成について検討する. まず, 従来の (32,24)ブロック符号をそのまま

適応する場合を考えると, 復号時において候補となる符号語が指数的に増加してしまうた

め, 図 6.2のように情報ブロックをサブブロックに分割し, ２つの (32,12)ブロック符号の

符号器で独立に符号化し, それぞれを同相成分, 直交成分にマッピングし信号を送信する

ような構成を考える. この場合, 復号時に候補となる符号語は 224から 213へと減少する.
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図 6.1: 符号語分割を用いた符号器の構成
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次に, (32,12)ブロック符号の生成行列について説明する. 本論文で用いる生成行列を検

討するため, 最良符号データベース [97]に登録されている 67個の (32,12,10)線形ブロッ

ク符号を用いてレートレス符号を構成し, レート特性をシミュレーションにより求めた

結果を図 6.2に示す. シミュレーションにおいて, 同相成分, 直交成分はそれぞれ 64ASK

(Amplitude Shift Keying) によって変調され, 受信側における２つの復号器のいずれにも

復号誤りが含まれない場合にのみ復号成功を送信側へ通知するものとし, いずれか片方の

復号結果に誤りが含まれていた場合には復号誤りとして双方の受信機とも追加のシンボ

ルを受信する. 図よりわかるように符号によって, レートに差が生じていることが解り,

これは 32ビットの符号語を分割された符号語系列で見た場合の距離特性に起因する差異

であると考えられる. また, 図 6.3はNmsg = 24, k = 8, C = 6とした場合の Spinal符号の

レート特性であり, 符号号分割にもとづく構成は Spinal符号と同程度の特性を示すこと

がわかる. 本論文ではこれら 67通りの結果のうち, レートにおいて優れた特性を示した

か符号を生成行列として用いるものとし, その生成行列は次式で与えられる.

0 0 1 1 0 0 0 0 0 1 1 1 0 0 1 1 1 1 1 1 0 1 0 0 0 1 1 1 1 1 0 1

1 1 1 1 0 0 0 0 1 1 1 1 0 1 0 1 1 1 1 1 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1

0 1 0 1 0 0 0 1 0 0 0 1 0 1 1 0 0 0 1 1 1 1 0 0 1 0 1 1 0 1 0 0

0 1 0 1 0 0 1 1 0 0 1 1 1 0 0 0 0 1 1 1 1 1 0 1 0 1 0 1 0 1 0 0

1 1 0 1 1 1 1 0 0 1 0 1 1 1 0 0 1 1 1 1 1 0 1 0 0 1 1 0 0 0 1 1

0 1 0 1 0 1 0 0 0 0 0 1 0 1 1 0 1 1 0 0 1 1 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0

1 1 0 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 1 1 0 0 1 1 0 0 0 0 1 1 0 1 0 1 0 0

1 1 1 1 1 0 0 0 1 1 0 1 0 0 0 1 0 1 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 0 1 0 0

0 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0 1 1 0 1 1 0 1 1 0 0

0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1 0 0 1 0 1 0 1 0 1 0 0 1 0 1 0 0 1 0 1 0 0

0 0 0 0 1 1 0 1 1 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0 0 0 1 0 0

0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 1 0 0



6.3 連接符号の構成法

前節において, 提案した符号語分割にもとづくレートレス符号は誤り検出機構を有し

ていないため, 実際のシステムへ適用する場合には巡回冗長検査 (Cyclic Redundancy
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図 6.4: SNRに対する情報レート (ブロック符号, 符号語分割)

Check:CRC)符号などの誤り検出機構と組み合わせる必要がある. 本節では, 外符号とし

て CRC符号を用いる場合を検討し, より長い情報ブロック長に対して適応可能な符号の

構成法について検討する.

図 6.5は外符号として 16ビットの CRC (CCITT-16) を用いた連接符号のシステムモ

デルを表している. 送信側ではN − 16ビットのメッセージに対し 16ビット CRCが付与

され, 事前符号化されたN ビットメッセージを 12ビットごとのサブメッセージに分割す

る. 分割されたサブメッセージはそれぞれ (32,12,10)ブロック符号で符号化され, 各符号

機ごとに前節における送信シンボルの生成手順にしたがい 64ASKで変調されたシンボル

を送信する. 受信側では, 受信シンボルにもとづいて各復号器で復号し, 復号結果のサブ

メッセージをマージする. マージされたN ビット符号語は, CRCをチェックし, 誤りが検

出されなければ復号成功とし, 誤りが検出された場合には復号誤りとし, 各復号器は追加

のシンボルを受信する.

図 6.3に本節において提案した符号化方式のレート特性を示す. N = 104, 240, 392, 600

ビットの場合についての特性をシミュレーションにより導出した. 図中 LDPC envelop は

802.11nにおける符号長 648ビットの LDPC符号であり, SNRに応じてレート適応を用い
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た場合の最適なレートの包絡線を取ったものである. 図より, SNR=15-25[dB]においては,

LDPCの包絡線に対して提案方式は最大で 1.5(bits/symbol)程度のレート差がみられる

が, その他の SNRにおいては, 提案手法が LDPCと同程度のレートを達成していること

がわかる. これらの結果より, 既存の LDPCの包絡線と比較して最大で 1.5(bits/symbol)

程度のレート低下が許容出来る場合には, 既存のブロック符号と最尤復号のみで動作する

システムが構成でき, 提案手法が複雑性低減の観点から有効な方式であると考えられる.

6.4 結言

本章では, Spinal符号のハッシュ関数をブロック符号に置換し, 符号語分割を適用する

ことで, 従来のブロック符号を用いたレートレス符号の構成法を示した. また, 誤り検出

機構として CRCを用いた場合における連接符号の構成法を検討しその特性を明らかにし

た. 今後の課題として空間結合構造の導入によるレート特性の改善が挙げられる.
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第7章 結論

本論文では, 通信路符号化において応用上重要なクラスである木構造を有する誤り訂正

符号として, 畳込み符号, Spinal符号, 符号語分割にもとづくレートレス符号について, そ

の復号アルゴリズム, 誤り特性とその評価法について検討し, 以下のことを行った.

2章では, 畳込み符号の誤り率厳密解析アルゴリズムについて, 従来手法におけるパス

メトリックの確率質量を考慮することで, トランケーション誤りが生じるようなパスメモ

リが有限長である場合へアルゴリズムを拡張した. また, アルゴリズムにおける更新式を

修正することで, フェージング通信路における厳密な誤り率を導出可能であることを示し

た. パスメモリ長が有限である場合, 通信路がフェージング通信路である場合に対し拡張

可能であることを示した.

3章では, 電波干渉対策として修正メトリックが用いられる場合における畳込み符号の

誤り率特性を解析的に評価する方法について検討し, 判定変数のモーメントを解析的に導

出し, モーメント法を用いることで誤り率上界を導出可能であることを明らかにした.

4章では, Spinal符号の復号アルゴリズムとして, パス収束に注目したスライディング

ブロック復号法の適応を検討し, パス収束特性の良好なブロックについてのみ判定を行う

ことで情報ビット長が短い場合に伝送効率を改善する復号法を提案した.

5章では, 従来の復号アルゴリズムにおいて, 複雑性増加の要因となるソート処理を, し

きい値にもとづく木探索アルゴリズムに置き換えることで, 復号における計算複雑性を低

減可能であることを示した. また, Spinal符号のレートレス符号としての特徴に着目し,

受信シンボル数にもとづいてしきい値を決定することで, 従来のしきい値アルゴリズムに

おいて必要であった信号対雑音電力比の推定が不要となるしきい値復号法を提案し, 通信

路状態の推定が不要でかつ, 複雑性を低減するしきい値復号法が構成可能であることを示

した.
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6章では, 従来の線形ブロック符号に対して符号語分割を用いることで, 高密度な信号

点配置で動作するレートレス符号の構成法を提案し, また, その連接符号の構成法とその

特性について明らかにした.

今後は, 回路規模等の実システムにおける要素を考慮した Spinal符号の複雑性評価, ス

ループット評価などが必要であると考えられる. また, Spinal符号, 符号語分割にもとづ

くレートレス符号に関し, 符号の設計法およびその性能評価, 空間結合構造の導入による

特性改善なども今後の課題として検討が必要である.
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付録A. メトリックリミッタの積分領域

干渉が加えられる時刻 t = 1, N + 1, · · · における q, gは,

R+
c (θt) =

√
η2M − s2 sin2 θt + s cos θt (7.1)

R−
c (θt) = −

√
η2M − s2 sin2 θt + s cos θt (7.2)

R+
e (θt) =

√
η2M − s2 sin2 θt − s cos θt (7.3)

R−
e (θt) = −

√
η2M − s2 sin2 θt − s cos θt (7.4)

および信号振幅 sを用いて, それぞれ以下で与えられる.

(i)ηM ≤ s　かつ 0 ≤ θt <
π
2
, 3π

2
≤ θt < 2πのとき

qa(θt) = qb(θt) = ga(θt) = gb(θt) = 0 (7.5)

qc(θt) = R−
c (θt), gc(θt) = R+

c (θt) (7.6)

zdの領域はさらに以下の２つの領域に分割される.

qd(θt) = 0, gd(θt) = R−
c (θt) (7.7)

および,

qd(θt) = R−
c (θt), gd(θt) = ∞ (7.8)

(ii)ηM ≤ s　かつ π
2
≤ θt <

3π
2
のとき

qa(θt) = qc(θt) = ga(θt) = gc(θt) = 0 (7.9)

qb(θt) = R−
e (θt), gb(θt) = R+

e (θt) (7.10)
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同様に zdの領域は以下の２つの領域に分割される.

qd(θt) = 0, gd(θt) = R−
e (θt) (7.11)

および

qd(θt) = R−
e (θt), gd(θt) = ∞ (7.12)

ただし, (i), (ii)において, η2M ≤ s2 sin2 θtならば

qb(θt) = qc(θt) = qd(θt) = 0 (7.13)

gb(θt) = gc(θt) = 0, gd(θt) = ∞ (7.14)

となる.

(iii)s < ηM かつ 0 ≤ θt <
π
2
, 3π

2
≤ θt < 2πのとき

qa(θt) = qb(θt) = gb(θt) = 0, gd(θt) = ∞ (7.15)

qc(θt) = R+
e (θt), qd(θt) = R+

c (θt) (7.16)

ga(θt) = R+
e (θt), gc(θt) = R+

c (θt) (7.17)

(iv)s < ηM かつ π
2
≤ θt <

3π
2
のとき

qa(θt) = qc(θt) = gc(θt) = 0, gd(θt) = ∞ (7.18)

qb(θt) = R+
c (θt), qd(θt) = R+

e (θt) (7.19)

ga(θt) = R+
c (θt), gb(θt) = R+

e (θt) (7.20)
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