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要旨

高密度マルチキャリヤ変調信号の深層学習復調

鍋島可野香

本論文では，直交周波数分割多重 (orthogonal frequency division multiplexing: OFDM)方

式よりも周波数利用効率が高い高密度マルチキャリヤ変調 (high-compaction multicarrier

modulation: HC-MCM)方式の復調性能を明らかにしている．また，複素学習型反復ソフト

閾値アルゴリズム (complex-field trainable iterative soft thresholding algorithm: C-TISTA)を

適用したHC-MCM信号の復調性能について述べている．離散フーリエ変換 (discrete Fourier

transform: DFT) を用いたサブキャリヤ毎の独立判定とレプリカを用いた最尤 (maximum

likelihood: ML) 推定による判定と比較している．性能評価はビット誤り率 (bit-error rate:

BER)特性により行っている．

結果として，C-TISTAを適用することで DFTによる独立判定よりも大幅な BER特性の

改善が見られたが，ML推定に近いと言えるまでの性能には届かなかった．

キーワード HC-MCM，OFDM，周波数利用効率，反復ソフト閾値アルゴリズム，C-

TISTA，ビット誤り率
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Abstract

Deep Learning Demodulation for High-Compaction Multicarrier

Modulation Signals

Kanoka Nabeshima

In this paper, we reveal demodulation performance of high-compaction multicarrier modu-

lation (HC-MCM), which has higher spectral efficiency than orthogonal frequency division mul-

tiplexing (OFDM). And we describe the demodulation performance of HC-MCM signals using

complex-field trainable iterative soft thresholding algorithm (C-TISTA). The performance is

compared with that of independent subcarrier detection using discrete Fourier transform (DFT)

and maximum likelihood (ML) estimation. The performance is evaluated based on the bit-error

rate (BER) characteristics.

As a result, the C-TISTA showed a significant improvement in BER characteristics over

independent detection by DFT, but it did not reach the performance close to the ML estimation.

key words HC-MCM，OFDM，spectral efficiency，iterative soft thresholding algorithm，

C-TISTA，bit-error rate
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第 1章

はじめに

近年，深層学習技術やその応用に関する研究が様々な分野において行われている．その理

由の一つとして，人間が得意とされてきたパターン認識において深層学習技術が高い潜在

能力を持ち，圧倒的な優位性を示すことが明らかになってきた点が挙げられる．特に画像認

識・音声認識などの分野においては人間の認識能力に匹敵するあるいはそれ以上の性能を

与える認識アルゴリズムが報告されている [1]．無線通信分野においても新しい研究の方向

性として，深層学習技術の積極的な適用が急速に高まってきており，通信システムにおける

様々な研究が盛んに行われている．社会全体の AI・機械学習技術への需要の増加のため，自

動運転・デバイス間通信など自律的システムが本格化し，深層学習技術と無線通信技術は近

い将来，より密接な連携を深めることが予想される．

また無線通信分野では，携帯電話などの移動体通信や無線 LANが普及しており，これら

の無線通信システムではその利用目的によって使用する周波数帯が決められている．無線通

信分野の発展に伴い，有限な資源である周波数資源の枯渇が問題となっている．そのため次

世代移動通信ではこれまでの通信方式よりも周波数利用効率が高い通信方式が必要となる．

このような中，直交周波数分割多重 (orthogonal frequency division multiplexing: OFDM)方

式は周波数利用効率が優れており，高速な通信を可能とするマルチキャリヤ変調方式として

知られている [2]．OFDM方式は複数のサブキャリヤを直交周波数間隔で配置し，並列伝送

を行うことで通信速度の高速化や占有帯域幅を抑えることができる [3]．高効率スペクトル

周波数分割多重 (spectrally efficient frequency division multiplexing: SEFDM) 方式 [4] や高

密度マルチキャリヤ変調 (high-compacti-on multicarrier modulation: HC-MCM) 方式 [5][6]

は，OFDM方式よりも狭い周波数間隔でサブキャリヤを配置して通信の高速化と効率的な
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周波数利用を狙う方式である．

機械学習技術は無線通信の逆問題に有効であることが示されており，スパース信号推定の

ためのアルゴリズムである反復ソフト閾値アルゴリズム (iterative soft thresholding algorithm

: ISTA)に対して深層展開を適用した学習型 ISTA(trainable ISTA : TISTA)が提案されている

[10]．本研究では，HC-MCM方式の復調性能向上のために TISTAをベースとした複素型非

線形逆問題に対応した複素型 TISTA(complex-field TISTA : C-TISTA)[7]を HC-MCM方式

の復調操作に用いて BER特性を明らかにし，離散フーリエ変換 (discrete Fourier transform:

DFT)による独立判定と最尤 (maximum likelihood: ML)推定による判定の BER特性と比較

する．
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第 2章

マルチキャリヤ変調方式

マルチキャリヤ変調方式は周波数分割多重 (frequency division multiplexing: FDM)方式の

一つである．FDMとは，周波数の異なる複数のサブキャリヤを異なるデータで変調して多

重化する方式である．本章では，マルチキャリヤ変調方式について説明し，マルチキャリヤ

変調方式の 1つである OFDM方式について述べる．

2.1 マルチキャリヤ変調方式

マルチキャリヤ変調方式では複数の情報ビットを複数のサブキャリヤに分散させて変調を

行う．マルチキャリヤ変調方式の送受信の様子を図 2.1に示す．

マルチキャリヤ変調方式ではデータを直並列変換 (serial-parallel conversion: S/P) により

N 個に分割したあと，それぞれのデータでサブキャリヤを変調し，合成して伝送を行う．

S/Pデータ

cos(2πf0t)

cos(2πf1t)

cos(2πfN-1t)

cos(2πf0t)

cos(2πf1t)

cos(2πfN-1t)

P/S データ

送信機 受信機

図 2.1 マルチキャリヤ変調方式の送受信機
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2.2 OFDM方式

受信側では送信側で用いた N 個のサブキャリヤを用意し，それぞれのサブキャリヤを変

調したデータを同期検波によって復調する．復調したデータを並直列変換 (parallel-serial

conversion: P/S)し，元のデータを復元する．

マルチキャリヤ変調を行うことで，データが複数のサブキャリヤに分散されるため，マル

チパスによる周波数選択性フェージングが生じても全データが失われる可能性を低くするこ

とができる．

2.2 OFDM方式

2.2.1 OFDM送受信信号

OFDM信号は周波数の異なる複数のサブキャリヤのディジタル変調信号から構成され，サ

ブキャリヤは互いに直交関係にある．サブキャリヤの直交性は，以下に示す三角関数の直交

性に基づいている．

∫ 1/∆f

0
sin(2πn∆f t) · sin(2πm∆f t)dt =


π, (n = m)

0, (n,m)
(2.1)

∫ 1/∆f

0
cos(2πn∆f t) · cos(2πm∆f t)dt =


π, (n = m)

0, (n,m)
(2.2)

∫ 1/∆f

0
sin(2πn∆f t) · cos(2πm∆f t)dt = 0 (2.3)

三角関数の周波数が異なり，それに加えて基本波の整数倍のときは直交関係であることを

表している．直交関係にある信号は，その振幅に関係なく互いに干渉しないため，その信号

の振幅を変えることにより情報を伝達することが可能になる．

シンボル長を T，サブキャリヤの周波数間隔 ∆f を 1/T としたとき，周波数が m∆f と n∆f

の正弦波は区間 (0, T )において直交性を持つので，それぞれに独立の情報をのせることがで

きる．ここでの m，nは整数である．これらを加えたものが伝送される信号であり，合成信
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2.2 OFDM方式

号波形 x(t)は式 (2.4)である．

x(t) =
∑

k

ak cos(2π fkt) + jbk sin(2π fkt) (2.4)

なお，ak と bk は送信データ， fk は k番目の正弦波の周波数で， fk = k/T である．加え合わ

せる正弦波の数を N，シンボル長 T を N 等分 (サンプリング間隔 ∆ = T/N)とすると，各サ

ンプル点 t = n∆の信号振幅は式 (2.5)となる．

x(n∆) =
N−1∑
k=0

dke j(2πnk)/N (2.5)

このとき，dk = ak + jbk である．式 (2.5)は複素数 dk の IDFTとなっていることがわかる．

このことは，送信データを逆離散フーリエ変換することで OFDM信号が生成されているこ

とを示している．

つまり，復調では逆の操作である DFTをすればよい．受信信号を x(n∆)としたとき，復

調されたデータ dk を式 (2.6)に示す．

dk =

N−1∑
k=0

x(n∆)e− j(2πnk)/N (2.6)

2.2.2 OFDM変復調回路の基本構成

図 2.2にOFDM方式による伝送の基本構成を示す．送信側ではデータを S/Pにより並列化

する．次に IDFTを施し，P/S，ディジタルアナログ変換 (digital-analog conversion: D/A)さ

れ，低域フィルタ (lowpass filter: LPF)の順でベースバンド信号を生成する．最後に RF(radio

S/P IDFT P/S D/A LPF BPF

channel

BPF
LPFA/DS/PDFTP/S

図 2.2 OFDM方式の基本構成図
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2.2 OFDM方式

frequency) 帯に変換し，送信用フィルタの帯域通過フィルタ (band-pass filter: BPF) を通し

て送信する．

受信側では，周波数変換により RF 信号をベースバンド信号に変換する．これに対しア

ナログディジタル変換 (analog-digital conversion: A/D)によってディジタル信号に戻した後，

S/P，DFTを経て，元のデータを得る．
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第 3章

高密度マルチキャリヤ変調方式

本章では，本研究における HC-MCM 方式について，送信から受信までを述べる．また，

OFDM方式に対する HC-MCM方式の周波数利用効率について述べる．

3.1 送信信号のスペクトル

図 3.1は OFDM方式の送信信号のスペクトルである．OFDM方式では，各サブキャリヤ

のシンボル長を T [s]としたときサブキャリヤ周波数に，直交周波数間隔 1/T [Hz]を選んで

データを送信する．OFDM方式の送信信号のスペクトルは重なっているがシンボル長 T [s]

で直交しているため，サブキャリヤ間に干渉は生じない．OFDM 方式のサブキャリヤ間隔

∆f [Hz]をシンボル長 T [s]で正規化すると ∆fT = 1となる．

図 3.2，図 3.3 に HC-MCM 方式の送信信号のスペクトルを示す．HC-MCM 方式はサブ

キャリヤの周波数間隔を直交周波数間隔よりも狭める方式である．そのため正規化周波数間

隔 ∆fT が 1 未満となる通信方式と考えられる．図 3.2 は矩形窓の時間幅を T < 1/∆f とな

るように選んだ場合に得られる HC-MCM方式の送信信号のスペクトルである．このとき，

OFDM方式と同じ通信速度で，占有帯域幅を抑えることが可能である．

また，図 3.3は OFDM方式と同じ帯域幅で通信速度が早い HC-MCM方式の送信信号の

スペクトルを示している．
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3.1 送信信号のスペクトル

図 3.1 OFDM方式の送信信号スペクトル

図 3.2 HC-MCM方式の送信信号スペクトル (1)

図 3.3 HC-MCM方式の送信信号スペクトル (2)
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3.2 信号生成法

3.2 信号生成法

周波数間隔 ∆f [Hz]で配置した複素正弦波 K 波分のスペクトルを図 3.4に表している．こ

れらの正弦波に幅 T [s] の矩形窓関数を時間軸上で乗算し生成された信号のスペクトルは，

矩形窓関数のフーリエ変換として与えられるサンプリング関数と図 3.4 に示したデルタ関

数列との周波数軸上での畳み込みとなる．したがって矩形窓の時間幅を T = 1/∆f の関係

が成立するように選択すると，サブキャリヤの周波数間隔が直交周波数間隔となり，図 3.1

に示した OFDM 方式の送信信号のスペクトルが得られる．その一方，矩形窓の時間幅を

T < 1/∆f が成り立つように選ぶと図 3.3のような送信信号のスペクトルが得られる．また，

時間軸上で時間幅を T < 1/∆f の矩形窓関数を乗算した後，矩形窓の時間幅が 1/∆f となる

ように波形を伸長すると図 3.2の送信信号のスペクトルが得られる．

以上より HC-MCM方式の送信信号は OFDM方式の送信波形を部分的に切り出すことで

生成できる．

…… ……

fc
fc+ f

fc+2 f fc+(K-1) f
f

図 3.4 複素正弦波 K 波分のスペクトル
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3.3 送信機

S/P IDFT P/S D/A

・

・

・

・

・

・

Add 0s

K0 point
Remove

K0+K-M samples

x(k) x(2)

x(K-1)

x(1)

x(0) y(0)

y(1)

y(2)

y(M-1)

y(t)

図 3.5 HC-MCM方式の送信機

3.3 送信機

図 3.5に HC-MCM方式の送信機のブロック図を示す．図 3.5において K はサブキャリヤ

数，x(k)(k = 0, 1, 2, . . . ,K − 1)はメッセージシンボルである．x(k)を IDFTにより時間領域

の信号に変換する際，K0 個のゼロ点を付加する．IDFT後に得られる (K + K0)点から M 点

(y(m)(m = 0, 1, . . . ,M − 1))を残す．これにより，各キャリヤの帯域幅が広がり，シンボル長

T [s]で正規化された周波数間隔 ∆fT は次式となる．

∆fT =
M

K + K0
(3.1)

K0 個のゼロ点を付加するという操作は，IDFT後に得られる時間領域の信号のサンプルを

多く取るということであるため，矩形窓関数の時間幅を細かく調整できる．y(m) の P/S と

D/A後に得られる y(t)を送信信号とし，次式とする．

y(t) = g(t)
K−1∑
k=0

x(k)e j2π∆ft (3.2)

ここで ∆f はサブキャリヤの周波数間隔，g(t)は幅 T の矩形窓関数であり次式とする．

g(t) = {1 (0 < t < T ), 0 (otherwise)} (3.3)
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3.4 受信機
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図 3.6 HC-MCM方式の受信機

3.4 受信機

図 3.6 に HC-MCM 方式の受信機のブロック図を示す．受信機では雑音が付加された受

信信号 r(t) に対して A/D と S/P した後に得られる M 点のサンプル値列に対して判定処理

(Decision)を行いメッセージシンボルの推定値 x̂(k)(k = 0, 1, . . . ,K − 1)を得る．本論文では

次節に述べる 2種類の判定処理を行う．

3.4.1 DFTによる独立判定

図 3.7に DFTを用いてサブキャリヤ毎に独立に判定する処理を表すブロック図を示す．図

3.7 からわかるように受信機では，送信機で行った操作を逆に操作することで実現できる．

まず，受信信号 r(t) を A/D と S/P した後に得られる M 点のサンプル値列に (K + K0 − M)

個のゼロ点を付加する．DFT 後に得られるサンプル値列 z(l)(l = 0, 1, . . . , (K + K0 − 1)) の

(K + K0)点から K 点を残して得られたサンプル値列をメッセージシンボルの推定値 x̂(k)と

する．

3.4.2 ML推定による判定

ML推定を用いた復調は，レプリカを用いて図 3.6における判定処理を行う．ML推定に

用いるレプリカの生成法を図 3.8に示す．送信機における IDFT入力時点でのゼロ点の付加，
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3.4 受信機

IDFT出力時点でのサンプル点の除去という操作を模してレプリカを生成する．まず，全パ

ターンの情報メッセージに対応するメッセージシンボルの候補 xq(k)(q = 0, 1, . . . ,パターン

の数 − 1; k = 0, 1, . . . ,K − 1)から，レプリカを得る．本論文でのML推定による判定処理で

は，このレプリカと受信信号とのユークリッド距離を求め，これが最小となるレプリカに対

応するメッセージシンボルの候補 xq(k)をメッセージシンボルの推定値 x̂(k)とする．

r(t)

r(0)

r(1)

r(2)

r(M-1)

Add 0s

(K+K0-M) points

A/D S/P  P/S DFT 

x(0)

x(1)

x(2)

^

^

^

x(K-1)^

x(k)^

Remove

K0 samples

図 3.7 DFTを用いた判定処理

S/P IDFT

xq(0)

xq(1)

xq(2)

xq(K-1)

yq(0)

yq(1)

yq(2)

yq(M-1)

Add 0s

K0 points
Remove

(K+K0-M) samples

xq(k)

図 3.8 ML推定での判定処理に用いるML推定用レプリカ生成法
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3.5 周波数利用効率

3.5 周波数利用効率

送信信号１シンボル分の時間長を T [s]，サブキャリヤ１シンボルの平均情報ビット数を a，

サブキャリヤ数を K とすると，ビットレート R は R = aK/T [bps] となる．使用帯域幅 W

については，これをメインローブ帯域幅に定めることとすると，サブキャリヤ周波数間隔が

∆ f であるため，W は全体で W = 2/(T + (K − 1)∆f ) [Hz]となる．したがって周波数利用効

率 ηは次式となる．

η =
R
W
=

Ka
2 + (K − 1)∆fT

(3.4)

サブキャリヤ１シンボルが持つ平均情報ビット数 aで正規化した HC-MCM方式の周波数

利用効率を図 3.9に示す．式 (3.4)で ∆fT = 1のとき，ηは OFDM方式の周波数利用効率で

ある．HC-MCM方式はサブキャリヤ数 K が増加すると，OFDM方式の 1/∆fT 倍に漸近し，

周波数利用効率が向上する．
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図 3.9 HC-MCM方式の周波数利用効率
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3.6 BER特性

3.6 BER特性

HC-MCM方式の BER特性を示す．周波数間隔 ∆fT = 0.75とし，サブキャリヤ数を増加

させたときの DFTを用いてサブキャリヤ毎に独立に判定する復調での BER特性を図 3.10，

ML推定を用いた復調での BER特性を図 3.11に示す．また，サブキャリヤ数 K = 4とし，

周波数間隔を狭めたときの DFTを用いてサブキャリヤ毎に独立に判定する復調での BER特

性を図 3.12，ML推定を用いた復調での BER特性を図 3.13に示す．シミュレーション条件

は表 3.1である．変調方式を QPSKとして，サブキャリヤ数と周波数間隔を変化させ，2種

類の判定方法での BER特性を比較する．また，∆fT = 1のときは OFDM方式の BER特性

と同等であり，HC-MCM方式の性能限界である．

表 3.1 シミュレーション条件

判定処理 独立に判定 ML推定

サブキャリヤ数 (K) 1, 2, 3, 4

正規化周波数間隔 (∆fT) 1, 0.75, 0.5, 0.25

変調方式 QPSK

図 3.10より，サブキャリヤ数が増加するにつれて BER特性が徐々に劣化していることが

わかる．図 3.11より，ML推定を用いるとサブキャリヤ数が増加しても BER特性の劣化は

ほぼ生じていないことが確認できる．

図 3.12，図 3.13 より，サブキャリヤの周波数間隔が狭くなると BER 特性に劣化が生じ

ていることが確認できる．しかし，図 3.12では ∆fT = 0.75から BER特性が急激に劣化す

るのに対して，ML 推定を用いると図 3.13 より，∆fT = 0.75 であれば OFDM 方式に近い

BER 特性が得られたことがわかる．また，周波数間隔を狭めると BER 特性が劣化するが

∆fT = 0.25の場合でもML推定による復調の方が優れていることが図 3.13より読み取れる．
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3.6 BER特性
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図 3.10 ∆fT = 0.75でキャリヤ数の変化における BER特性 (独立に判定)
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図 3.11 ∆fT = 0.75でキャリヤ数の変化における BER特性 (ML推定)
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3.6 BER特性
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図 3.12 K = 4で周波数間隔の変化における BER特性 (独立に判定)
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第 4章

C-TISTA[7][10]

本章では文献 [7]，[10]に基づいて，C-TISTAのベースとなっている TISTA[10]の概要と非

線形逆問題のための C-TISTA[7]について述べる．本論文では，ベクトル u = (v1, v2, ..., vn)T ∈

Cn は列ベクトルである．複素ベクトル z に対して z∗ はその複素共役である．行列 A :=

(ai j) ∈ Cm×n に対して AH := (a∗ji)エルミート転置を表す．

4.1 TISTAについて

まず，以下の式で定義される実数値線形観測に対する TISTAの概要を説明する．

y = Ax + w (4.1)

ここで，A ∈ Rm×n，x ∈ Rn である．加法性雑音 w ∈ Rm の各成分は CN(0, σ2)に従い，xは

既知であるとする．

疎な入力 xに対して，従来から LASSO計算 [11]が用いられており，以下のようになる．

x̂ = minimizex∈Rn∥y − Ax∥22 + λ∥x∥1 (4.2)

ここで ∥ · ∥1 は L1 ノルム，λは正の定数である．ISTA[12]は式 (4.2)を解くための簡単な反

復アルゴリズムであり，以下の再帰式で構成される．

s(t+1) := ηs(s(t) + βAT (y − As(t); τ) (4.3)

ここで，β(> 0) はステップサイズ，ηs(r; τ) := sign(r)max{|r| − τ, 0} は λ に関連する閾値

τ ∈ R(τ > 0)を持つソフト閾値関数である．ソフト閾値関数は L1 正則化の近接演算子であ
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4.1 TISTAについて

るため，ISTAは式 (4.2)を解くための近接勾配降下アルゴリズムとみなすことができる．収

束させるには，ステップサイズ βを慎重に選択する必要がある [12]．

LISTA[13]は学習可能なパラメータが埋め込まれた ISTAをベースとして拡張したアルゴ

リズムである．再帰式は次式で与えられる．

s(t+1) := ηs(Bty + Ct s(t); τt) (4.4)

ここで，{Bt,Ct, τt}Tt=1 は学習可能なパラメータの集合である．これらのパラメータは誤差逆

伝搬法と確率的学習により学習される．LISTAの収束速度は ISTAよりも大幅に高速である

が，学習可能なパラメータの数が多いため (T 回の反復で (mn + n2 + 1)T )，学習過程に負荷

がかかり不安定になる場合がある．

TISTA[10]は直交近似メッセージ伝搬 (orthogonal approximate message passing, orthogonal

AMP) アルゴリズム [14] に基づくシステム式 (4.1) のための学習可能なアルゴリズムであ

り，次式で定義される．

r(t) : = s(t) + γtW(y − As(t)) (4.5)

s(t+1) : = ηm(r(t); τ2
t ) (4.6)

v2t : = max
{ ∥y − As(t))∥22 − mσ2

Tr(AT A)
, ∈
}

(4.7)

τ2
t : =

v2t
n

(n + (γ2
t − 2γt)m) +

γ2
t σ

2

n
Tr(WWT ) (4.8)

ここで行列W = AT (AAT )−1 は行列 Aの疑似逆行列である．パラメータ {γt}Tt=1 は学習プロ

セスで最適化できる学習可能パラメータである．そのため，TISTAは T 回の反復で T 個の

学習可能パラメータしか持たない．このことは，LISTAと比較して，柔軟で安定した学習処

理を可能にする．また，TISTAは信号回復性能を向上させ，圧縮センシングの幅広い測定行

列に適応することができる [10]．

C-TISTA[7]は TISTAの勾配ステップにWirtinger微分を用いて複素数フィールドにおけ

る非線形システムに対処する．
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4.2 Wirtinger微分による勾配降下法

4.2 Wirtinger微分による勾配降下法

C-TISTA[7]は次式のような複素型非線形システムに対処する．

y = f (Ax) + w (4.9)

ここで，A ∈ Cm×n，ベクトル x ∈ Cn は入力ベクトルである．加法性雑音 w ∈ Cm の各成分

は CN(0, σ2)に従う．信号復元アルゴリズムは，Aと f が完全に既知であるという仮定で，

観測値 yを推論するためのアルゴリズムである．ここでは C-TISTAで用いるWirtinger微

分について説明し，式 (4.9)の問題を解くための勾配降下法を導出する．

Minimizex∈Cng(x) :=
1
2
∥ y − f (Ax) ∥22 (4.10)

関数 ∥ z ∥22= zH z は複素的な微分可能性を持たないため，実数値問題の勾配降下法の単

純な拡張は式 (4.9) のような複素値問題には適用できない．この問題に対して実変数に関

する偏微分の拡張として，複素解析における Wirtinger 微分を用いる．関数 f : C → C，

z := zr + jzi ∈ C(zr, zi ∈ R)に対して F(zr, zi) = f (z)となる関数 F : R2 → Cを導入する．こ

のとき，Wirtinger微分は偏導関数を用いて次式で定義される．

∂ f (z)
∂z

: =
1
2

[
∂

∂zr
− j
∂

∂zi

]
F(zr, zi) (4.11)

∂ f (z)
∂z∗

: =
1
2

[
∂

∂zr
+ j
∂

∂zi

]
F(zr, zi) (4.12)

複素ベクトル z ∈ Cn に対して， ∂
∂z :=

(
∂
∂z1
, · · · , ∂

∂zn

)T
， ∂
∂z∗ :=

(
∂
∂z∗1
, · · · , ∂

∂z∗n

)T
という微分演算

子を用いる．式 (4.10) について ∇g(x) := −∂g/∂x∗ を計算する [15]．はじめに，関数 f が

ベクトルの各成分に適用されることを前提に，第 1 変数 x∗1 に関するWirtinger 微分を計算

する．

∂

∂x∗1
g(x) = −1

2

m∑
i=1

[
{yi − f (aix)}∗ ∂

∂x∗1
( f (aix)) + yi − f (aix)}∗ ∂

∂x∗1
( f ∗(aix))

]
= −1

2

m∑
i=1

a∗i1
[
{yi − f (aix)}∗ ∂ f

∂z∗
( f (aix)) + yi − f (aix)}∗ ∂ f ∗

∂z∗
(aix)

]
(4.13)

ここで，ai := (ai1, ·, ain)(1 ≤ i ≤ m)， ∂ f
∂z∗ (u) := ∂ f (z)

∂z∗ |z=u であり，次式の連鎖律 [16]を用いる．

∂

∂z∗
( f1 ◦ f2) =

(
∂ f1
∂z
◦ f2
)
∂ f2
∂z∗
+

(
∂ f1
∂z∗
◦ f2
)∂ f ∗2
∂z∗

(4.14)
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4.2 Wirtinger微分による勾配降下法

関数 f1, f2 : C → Cとし，式 (4.13)の 2行目で恒等式 ∂z/∂z∗ = ∂z∗/∂z = 0とする．これを

他の変数に関する微分と組み合わせると次式のようになる．

∇g(x) = −1
2

AH
[
{y − f (Ax)}∗ ⊙ ∂ f

∂z∗
(Ax) + {y − f (Ax)} ⊙ ∂ f ∗

∂z∗
(Ax)
]

(4.15)

ここで ⊙は成分毎の積を表すアダマール積である．上式について，線形モデルに関して次式

のように簡略化することができる．

∇ f (x) = −1
2

AH(y − Ax) (4.16)

また，解析関数 f (z)について，次式のようになる．

∇g(x) = −1
2

AH[{y − Ax} ⊙ f ′(Ax)] (4.17)

ここで， f ′(z) は，z に関する複素微分である．同様に，実数型システムで A ∈ Rm×n，

x, w ∈ Rn， f : R→ Rとすると，次式となる．

∇g(x) = −1
2

AT [{y − f (Ax)} ⊙ f ′(Ax)] (4.18)

式 (4.15)に基づき，ステップサイズパラメータ β(> 0)，初期値を x(1) とし，勾配降下法の更

新規則は以下のようになる．

x(t+1) = x(t) − 2β∇g(x(t)) (4.19)
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4.3 C-TISTAの再帰式

4.3 C-TISTAの再帰式

C-TISTAは式 (4.9)のような複素型非線形システムを扱う．C-TISTAの再帰式は以下のよ

うに与えられる．

r(t) : = s(t) + βth(s(t)) (4.20)

s(t+1) : = η(r(t); λ(t)) (4.21)

λ(t) : = at + bt
∥ y − f (As(t)) ∥22

Tr(AH A)
(4.22)

h(s) : =W
[
{y − f (As)}∗ ⊙ ∂ f

∂z∗
(As) + {y − f (As)} ⊙ ∂ f ∗

∂z∗
(As)
]

(4.23)

ここで η(z; λ) : C → Cはパラメータ λを持つ非線形関数である．W := (AH A)−1 AH(m ≤ n)

は Aの擬似逆行列，⊙はアダマール積である．初期探索点 s(1) から開始するとアルゴリズム

の出力である T 反復ステップ後の推定値は x̂ := s(T+1) で与えられる．C-TISTAの学習可能

なパラメータ (T 反復ステップ)は 3T 個の実数スカラー {βt, αt, bt}Tt=1 であり，学習可能なパ

ラメータが少ないため，TISTAと同様に高速で安定した学習が可能である．

最初の更新規則 (4.20)はWirtinger微分を用いた勾配ステップであり，そのステップサイ

ズは学習可能なパラメータ βt(> 0)である．縮小ステップと呼ばれる第 2の更新規則 (4.21)

は事前情報に基づいて検出された信号とパラメータ λによって推定値が更新される．本論文

で用いる，縮小ステップ (式 (4.21))中の η(r(t); λ(t)) : C→ Cは次式で与えられる．

η(r(t); λ(t)) =

∑
s∈S s exp(− |r(t)−s|2

λ(t) )∑
s∈S exp(− |r(t)−s|2

λ(t) )
(4.24)
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第 5章

C-TISTAを用いた高密度マルチキャ

リヤ変調信号の復調

本章では，HC-MCM方式における復調時の判定に C-TISTAを適用した場合の性能をML

推定による判定，DFTによる独立判定と BER特性を用いて比較する．

5.1 BER特性

HC-MCM方式について C-TISTAによる判定，ML推定による判定，DFTによる独立判定

の BER特性を比較する．C-TISTAの設定条件は反復回数を 10，学習回数を 500，ミニバッ

チサイズを 200とし，最適化に学習率 0.0005の Adamを用いる．サブキャリヤの周波数間

隔を ∆fT = 0.75，メッセージシンボルを QPSKとしたときのサブキャリヤ数を K = 4，ゼロ

点付加を K0 = 8 の場合の HC-MCM 方式の BER 特性を図 5.1，サブキャリヤ数を K = 8，

ゼロ点付加を K0 = 16の場合の HC-MCM方式の BER特性を図 5.2に示す．

図 5.1 より，C-TISTA を適用したときに ML 推定による判定に近い BER 特性が得られ，

DFT による独立判定よりも改善できたことがわかる．図 5.2 より，DFT による独立判定

での復調は ML 推定による判定よりも大幅に BER 特性が劣化していることを確認できる．

C-TISTAを適用したときの BER特性はML推定による判定の BER特性と比べて劣化して

はいるものの，DFT による独立判定の BER 特性より改善できていることがわかる．サブ

キャリヤ数 K が増加したことでML推定による判定では BER特性に明らかな劣化は見られ

なかったものの，C-TISTAを適用したときは，BER特性の劣化が見られた．
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5.1 BER特性
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図 5.1 K = 4，K0 = 8，∆fT = 0.75の BER特性
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図 5.2 K = 8，K0 = 16，∆fT = 0.75の BER特性
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5.2 C-TISTAの反復回数と BER特性の関係

5.2 C-TISTAの反復回数と BER特性の関係

次に SNR/bit = 10.0 dB，15.0 dBに固定した時の反復回数と BER特性の関係を図 5.3，図

5.4に示す．HC-MCMのパラメータと C-TISTAの設定は図 5.2と同様である．図 5.3より，

SNR/bit = 10.0 dB のとき反復回数 T = 4 を過ぎると BER の値が安定していることがわか

る．SNR/bit = 15.0 dB のとき T = 6 以降から BER の値が安定していることがわかる．ま

た，図 5.4より，反復回数を 10より増やし続けても BERの値が良くなっているとは言えな

い．この結果より C-TISTAの学習は，シミュレーション条件で設定した反復回数 10回で安

定した値をとり得ると言える．

5.3 サブキャリヤ数の増加による BERの変化

サブキャリヤの周波数間隔を ∆fT = 0.75，メッセージシンボルを QPSK としたときのサ

ブキャリヤ数の増加と BERの変化を図 5.5に示す．C-TISTAの設定条件は反復回数を 10，

学習回数を 500，ミニバッチサイズを 200 とし，最適化に学習率 0.0005 の Adam を用い

る．サブキャリヤ数 K を 4, 8, 16, 32 としたとき，ゼロ点付加 K0 はそれぞれ 8, 16, 28, 56

である．HC-MCM 方式における復調時の判定に C-TISTA を適用した場合の BER と，比

較対象として DFT による独立判定の BER を示している．図 5.5 より，K = 4, 8 のときは

C-TISTAによる判定で DFTによる判定よりも良い BERが得られているが，K = 16, 32で

は C-TISTAによる判定の方が悪い結果となった．この結果より，サブキャリヤ数の増加に

応じた，C-TISTAの適切なパラメータの設定が必要であると考える．

– 24 –



5.3 サブキャリヤ数の増加による BERの変化
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図 5.3 K = 8，K0 = 16，∆fT = 0.75の反復回数と BER特性の関係 (T = 10)
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図 5.4 K = 8，K0 = 16，∆fT = 0.75の反復回数と BER特性の関係 (T = 20)
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5.4 計算量
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図 5.5 サブキャリヤ数の増加による BERの変化

5.4 計算量

サブキャリヤの増加に対してML推定による判定では計算量が指数関数的に増大し，DFT

による独立判定では線形対数的に計算量が増加する．C-TISTAによる判定では，N = K+K0

としたとき，反復回数 1回当たりの再帰式の計算量は O(N2)である．なお，Aの擬似逆行

列W の計算量は O(N3)であるが，事前に 1度計算するだけである．
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第 6章

まとめ

本研究では HC-MCM 方式における復調時の判定に C-TISTA を適用した場合の性能を

ML推定による判定，DFTによる独立判定と比較し検討した．C-TISTAを適用することで

DFTによる独立判定よりも大幅な BER特性の改善が見られたが，ML推定に近いと言える

までの性能には届かなった．

学習アルゴリズムの改善や新たなアルゴリズムの導入によりサブキャリヤ数を増やした時

の HC-MCM方式の BER特性を ML推定の BER特性に更に近づけることが今後の課題と

して残る．
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