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第1章 序論

1.1 本研究の背景
1.1.1 海中無線通信手法における水中音響通信の位置づけ

現在，海底地形調査・海洋資源調査・海洋インフラストラクチャ建設・環境モニタリングや気
候変動観測など，様々な調査を目的として海洋ロボティクスやセンサネットワークの研究開発が
盛んに行われており，最近では海中の IoT(Internet of Things)について一部の規格化が進められ
るなど，海中における通信技術の応用に対して高い関心が寄せられている。このような背景のも
と，水中における無線通信技術の発展の重要性は増している状況にある。
水中無線通信では主として電波，光，および音響波などを用いる手法が研究されており，それ

ぞれに特徴が大きく異なる [1]。電波を用いた通信では，海水中のイオンの存在によって大きくエ
ネルギーが損失してしまうことから，数百メートルを超える距離においては数十 bps以下程度の
低速通信となることが知られる。LEDやレーザーなどを用いた光通信は，短距離においてMbps

～数Gbpsの高速通信を実現する手法として注目されているが，海水中の懸濁物や日光などの影
響を大きく受けることや光軸合わせなどの問題が存在する。一方で，音響波を用いる水中音響通
信では，減衰や散乱の影響による損失が比較的小さくなることから，kmオーダー以上の比較的
長距離においても通信が可能である。
図 1.1は，水中音響通信，水中電波通信 [2]，および水中光通信 [3]の距離と通信速度の関係に
ついて比較したものである。水中音響通信の例については現在市販されている水中音響通信モデ
ムの仕様値を用いている [4–17]。図中に示した破線は，Kilfoyleらが 2000年に出版した文献 [18]

において，水中音響通信の研究報告結果の傾向から暫定的に予測値を示した距離×通信速度のパ
フォーマンス境界である．先に述べた通り，電波通信や光通信では距離進展に伴い通信速度が急
速に低下してしまう傾向が見て取れる。一方で図中に示すように，水中音響伝搬路の帯域制限や
時間・周波数の両領域での干渉の影響を受けて，水中音響通信モデムの距離-通信速度関係はおお
よそ 40 km× kbpsの距離と通信速度が反比例する関係で特徴づけられるものの，水中音響通信
では比較的長距離においても実用的な通信速度を達成しており，数百メートルをこえる距離では
比較的高い通信速度を達成していることがわかる。このように，現在までのところ水中音響通信
技術は海中において km単位の距離を対象とした唯一の実用的な無線通信手法である。
水中音響通信技術の歴史は古く，第二次世界大戦期に米軍によって開発された 9kHz帯送波器を
用いた文章通信装置の開発や，潜水艦用水中通話機の開発は現代的な通信装置開発の黎明期の事
例として知られている [19]。陸上無線通信と時を同じくして，1970年代から 1980年代にかけて
は水中音響デジタル通信技術の研究開発が始められ，インコヒーレント変調方式を用いた通信手
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図 1.1: 水中無線通信手法の比較

法の研究が盛んに行われた [20]。国内においても 1980年代後半から 1990年代初頭にかけて，差
動 PSK（Phase Shift Keying）変調を用い最小二乗フィルタによる等化を行う画像通信用モデム
が海洋調査のために開発されるなどしている [21, 22]。1990 年代半ば頃から 2000 年代にかけて
は，シングルキャリア伝送方式による空間ダイバーシチ受信を考慮した適応等化技術 [23–27]や，
マルチキャリヤ伝送 [28–30]の研究報告が盛んとなった。
水中音響通信技術は主として Autonomous Underwater Vehicle (AUV) や有人潜水調査船と

洋上の随伴船舶間の無線通信 [21, 22, 31–34]や，海底に設置した観測機器からのデータリトリー
ブ [35,36]に利用されてきた．また，複数のノードを用いた水中音響ネットワーク [15,37]が提唱・
研究されて久しく，現在では水中の IoTやデジタルツインに関した国際規格化においても，水中
情報通信網の一端を担う技術として水中音響通信に関する議論が進められている．
このように，水中音響通信は多くの研究開発がなされてきた一方で，通信速度が比較的低速で

あることが大きな課題となっている。特に，陸上通信ネットワーク技術の発展のもと，至る所で
大容量のデータ伝送を基にしたシステム設計がなされている昨今の状況を踏まえると，水中音響
通信のデータレート向上は重要な課題である．また，昨今の地球環境変動や国際的情勢により極
域の調査観測 [38–40]や海底資源などの無人調査システム [33, 34, 41]において長距離通信の実現
性にも注目が集まっており，水中音響通信の長距離化・高速化はともに国際的な重要性を増して
いる課題といえる．
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1.1.2 水中音響通信における物理的制約

水中音響波と空気中の電磁波動の伝搬特性の違いにより，陸上無線通信と比較して水中音響通
信ではデータレートが低くなってしまう．特に水中音響波動伝搬における，”周波数帯域制限”と”
低速な伝搬速度”の大きく分けて２つの物理的制約によって通信速度が制限されてしまうと考え
られる．前者は用いることのできる周波数帯域が制限されることから直接的に時間当たりのデー
タ密度の低下につながり，後者は信号処理における問題を引き起こす．

(1) 周波数帯域制限

まず，利用可能な周波数帯域制限の問題は伝搬損失と海中の雑音特性によって引き起こされる。
水中音響伝搬路の伝搬損失は，幾何損失と吸収損失に大別できる。幾何損失は，音響波の空間的
な拡散によって生じる減衰であり，自由音場や近距離伝搬においては球状に伝搬することで球核
拡散となって距離の二乗に反比例してエネルギーが減少する。一方，海底-海面に挟まれた導波路
に沿った伝搬路においては音響波が円筒状に伝搬すると見做すことができ，この時には円筒拡散
となって距離に反比例してエネルギーが減少する。続いて，吸収損失は主として水中に存在する
ホウ素や硫酸マグネシウムなどの分子共鳴や粘性による吸収に起因し，波長に反比例して損失が
大きくなることが知られる。図 1.2に，水中音響波の 1kmあたりの吸収減衰損失量の周波数特性
を示す [42]。周波数の上昇に伴って吸収損失量が大きく上昇することがわかる．
水中音響伝搬路には，乱流や船舶航行，波浪，熱雑音といった複数の雑音源が周囲雑音として

常に存在している。これらの雑音はガウス雑音ではあるが有色であり，観測時の環境に影響を受
けた周波数依存性を持つ。このため，周囲雑音の特性は周波数帯域に対するパワースペクトル密
度 (Power Spectrum Density, PSD)で評価される。図 1.3は，経験式に基づいて船舶航行や風速
条件を変化させて計算した場合の周囲雑音 PSD周波数特性である [43]。環境依存性があるもの
の，一定の範囲までは周波数の上昇に伴って背景雑音が低下する傾向であることが知られる．
以上のような吸収減衰と周囲雑音の周波数依存性によって，水中音響伝搬路では距離によって

使用可能な周波数がおおむね定まる。図 1.4は，伝搬距離 2kmから球核拡散から円筒拡散になる
と仮定し，伝搬損失量と周囲雑音レベルの積の逆数を示したもので，送信信号のレベルを距離１
mにおいて 0 dB.re.µPaとしたときの受信信号の Signal-to-Noise Ratio(SNR)と言い換えること
ができる。したがって，図 1.4の関係から距離に依存して最適な周波数帯域が変化することが読
み取れ，距離進展に伴って最適周波数が低く・狭くなることが明らかである。例えば，最適周波
数に対する 6dB帯域幅は伝搬距離 1kmにおいては 6kHzから 40kHz程度までの幅を持っている
のに対して，5kmにおいては 3kHzから 18kHz程度の範囲となって大きく制限されていることが
わかる．また，陸上無線通信の場合数 km程度の通信範囲では LTE規格の通信範囲内であり，利
用周波数帯域は 830MHzから 845MHz（バンド 19上り回線の場合）と大きく開きがあり，使用
するキャリア周波数で 40000倍程度，帯域幅は 1000倍程度異なってしまう．
以上のようにして，利用可能な帯域幅の制限によって水中音響通信の通信速度は距離進展に伴っ

て低下する。加えて，送波器となるトランスデューサについても周波数特性を持つため，単一の
伝送路について着目すると図 1.4の帯域幅よりも実際には狭い帯域幅で通信を行うことになる．ま
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た，短距離であったとしてもMHz単位を超えるような高周波数帯域を用いることは困難である．
図 1.1中の破線で示した 40km× kbpsの通信距離・速度制限は，このようにして通信距離に依存
する周波数帯域制限に起因している．通信の高速化を実現するためには，可能なかぎり周波数帯
域を広く取ったうえで有効利用する，すなわち bps/Hzの単位で表されるスペクトル効率の向上
を図る必要がある。

(2) 伝搬速度とドップラシフト・マルチパス干渉

空気中の電波が約 3.0× 108 m/sの光速で伝搬するのに対して，水中音響波はおよそ 1500 m/s

程度と約 20万分の１程度の伝搬速度であることから，様々な問題を引き起こす．特に無線通信信
号処理の観点では，ドップラシフトとマルチパス干渉による位相シフトや周波数特性の歪みが生
じることで，通信速度と安定性がともに低下することが問題となる [44, 45]．
ドップラシフトは信号の周波数、および伝搬速度に対する移動速度の比におおよそ比例する。

電波通信と水中音響通信では，先に示した通り通信周波数帯が 40000倍・伝搬速度が 20万倍異な
ることを考慮すると，同じ移動速度に対して 200, 000/40000 = 5倍程度のドップラシフトが生じ
ることとなる．さらに利用する帯域幅が 1000倍程度狭くなることから，データ送信周期に対して
ドップラシフトによる位相変化は 5000倍程度の影響を受けることになる．このように，水中と空
中で物体の移動速度が異なるとはいえ，水中音響通信では一般にドップラシフトによる大きな影
響を受けることがわかる．
また，低速な伝搬速度は同程度の空間スケールを伝搬するマルチパス波の遅延時間に大きく影

響を与える．伝搬速度が 20万分の 1となることで，同じ経路差を持つマルチパス波間の到達時間
差は単純に 20万倍となってしまう．加えて，海中の水中音響通信伝搬路は海表面と海底面に挟ま
れることで，両境界面において反射を繰り返す多重反射構造となることが知られ，結果として多

5



数のマルチパス波が大振幅をもって受信されることが知られる．さらに海中の音速構造の影響を
受けて，直接波よりも先行してマルチパス波が受信されることや後続の到来波の振幅が大きくな
る非最小位相系応答となることもしばしばある．このような大遅延かつ大振幅のマルチパス波は
干渉（シンボル間干渉，ISI）を引き起こして，通信信号の周波数特性は大きく歪が生じてしまう．
以上の通り，主として低速な伝搬速度のためにドップラシフトおよびマルチパス波の影響が多

大となることで，陸上の無線通信と比較して厳しい伝搬環境で通信を実現する必要があり，こうし
た物理的制約による影響を取り除きつつ伝送速度の高速化を目指すことが水中音響通信における
技術的課題である．ドップラシフトおよびマルチパス波による干渉の程度は，水中音響通信の送
受信位置関係，通信海域の水深や送受信プラットフォーム環境などに影響を受けて大きく変化す
ると考えられる．特に，送受信位置関係が鉛直方向と見做されるか，あるいは水平方向と見做さ
れるかによってマルチパス波の遅延や振幅分布が大きく変化することが知られる．一般的に，鉛
直方向通信路においてはマルチパス波による影響が比較的小さくなることから通信信号処理を実
現しやすい環境であると考えられている一方で，水平方向通信ではマルチパス波が複雑に受信さ
れることから通信の実現が困難な環境であるとされている [15, 18, 43]．

1.2 研究開発例の比較からみる通信速度向上における課題
1.2.1 水中音響通信技術の発展とその性能

ドップラシフトによる位相変動やマルチパス干渉の影響下で有意な通信速度を達成するために，
水中音響通信では様々な取り組みが試みられてきた．水中音響デジタル通信の黎明期においては，
ドップラシフトやマルチパス干渉の影響を避けるために，狭帯域の周波数ビンに情報を持たせる
Frequency Shift Keying (FSK)変調方式を用いてエネルギー検出に基づくインコヒーレント方式
の通信手法を中心に研究開発された [20]．また，類型として狭帯域変調信号をより広帯域に割り
当てた周波数ビンへスペクトル拡散する Frequency Hopping Spread Spectrum (FHSS)方式を用
いた通信が利用されている．FSKを用いた通信方式は，通信の安定性に優れており現在でも広く
用いられているが，一方で周波数利用効率が悪くその通信速度は 100 bpsから 1 kbps程度のオー
ダーとなることが知られる．
より大容量の通信を行うために，スペクトル効率の向上を目的としてシングルキャリア伝送方

式と振幅や位相を変調させる Quadrature Amplitude Modulation(QAM)や PSK変調方式を用
いた方法が次第に用いられるようになった．シングルキャリア伝送方式は時間方向にデータを信
号帯域幅の逆数時間間隔で並べて単一の搬送波で変調する手法で，信号帯域幅とデータビンの配
列数が正比例することからスペクトル効率が向上する．一方で，時間的に密な信号配置は正確な
位相同定やシンボル間干渉の補償を必要としたことから，通信信号の位相補正や等化器などの信
号処理技術の重要性が高まった．1990年代初頭までには深海域の鉛直方向通信においては，シン
グルキャリア差動 PSK変調と適応等化器を用いた通信が実証されるなどした [21, 22, 46]．また
QAM変調を用いた，数十mオーダーの近距離で数百 kHzの高周波帯域で 500kbps通信試験 [47]

など，近距離での高速通信試験も行われた．10 km以上の長距離においては数 kHz以下の低周波
数帯域信号を用いてアレイ受波によるダイバーシチ合成を可能にした判定帰還型等化器 (DFE)に
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よる通信試験が同時期に報告されており約 88 kmで 1.6 kbpsと距離を考慮した通信速度としては
非常に高い指標を達成するなど，DFEに代表される適応アルゴリズムに基づく逐次等化処理は時
間変動に強く，多チャンネル化した際にはマルチパス波干渉の抑制にも高い効果があると示され
た [23, 24]．
PSK, QAM変調を用いたシングルキャリア伝送方式とDFEを用いた通信信号処理手法は，2000

年代以降も移動体通信 [25, 32, 48, 49]や近距離高速通信に応用されている [50, 51]．DFEを用い
た通信信号処理手法を用いる場合には，通信データ部分に先行してトレーニングシンボルと呼ば
れる既知信号を配して，等化器のフィルタ係数を事前推定する方法が取られる．このためトレー
ニングシンボル分の冗長性が生じるものの，鉛直方向通信においては約 3.5，6.5 kmの通信距離
においてそれぞれ 20, 16 kbpsの通信速度を 2 bps/Hzのスペクトル効率で達成している [21,22]．
DFEなどの適応等化器はフィルタ長の制限やアルゴリズム実装コストの問題などにより，一般的
には（市販の水中音響通信モデムなどで）用いられていないが，一部の海洋調査研究用途の通信
装置に採用されており [32, 33]このような課題は解決しつつあるといえる．
2000年代以降には近年の陸上無線通信の主要な方式として用いられているOrthogonal Frequency

Division Multiplexing（OFDM）変調を用いたマルチキャリア伝送方式による通信が盛んに研究
されている [28–30,52–54]．OFDMに代表されるマルチキャリア伝送方式は，信号帯域幅をサブ
キャリアと呼ばれる周波数単位に分割し，サブキャリアそれぞれに対してデータを持たせる方法
である．周波数方向に配したデータ信号は，高速フーリエ変換（FFT)によって時間領域信号へ
と変換されて送信されることになる．OFDMについても究極的にはすべてのサブキャリアにデー
タを配することができるためスペクトル効率の良い手法として期待されているが，一方でガード
インターバルと呼ばれるマルチパス波干渉による影響を定常化するために付加される冗長信号や
伝搬応答推定を逐次に行うためのパイロットサブキャリアと呼ばれる既知系列を用いる分，実効
通信速度は低下する．一方で，FFTを利用した周波数領域信号処理を用いることができることか
ら，信号処理の実装が容易であるために市販の通信モデムで採用されることも多い [4, 12]．
マルチキャリア伝送方式は陸上無線通信では非常に高いスペクトル効率を達成している一方で，

水中音響通信においては多大なドップラシフトの影響によりサブキャリア周波数間隔を超えて信
号の干渉が生じてしまう（サブキャリア間干渉）ことや，マルチパス波干渉による ISIがサブキャ
リア周波数間隔より十分広い周波数特性とならないことが問題となる [44]．特に，海底からの通信
信号を船底の受波器によって受信する通信環境において，シングルキャリア伝送方式とOFDMを
比較した研究例 [48]においては，マルチパス波ごとにドップラシフトが異なることの影響によっ
て，シングルキャリア伝送方式と比較して通信信号処理結果の品質が低下する傾向が認められて
いる．ドップラシフトへの代表的な対策方法として，サブキャリアの一部に信号情報を持たせな
い，ヌルサブキャリアと呼ばれるガードバンドを設けることで時間変動の影響に対応する手法が
用いられる [30,54,55]が，通信信号構成にさらなる冗長性を加えることとなりスペクトル効率は
低下してしまう．
近年では，陸上無線通信と同様にMultiple-Input/Multiple-Output (MIMO)通信による通信の

高速化が検討されている [55–62]．特に空間多重 (Spatial Division Multiplexing, SDM)MIMO通
信は，同一周波数帯域を用いて複数の送信チャンネルから同時に信号を発し，信号処理によって
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各送信チャンネルからの通信信号を分離することで，送信チャンネル数の増加とともに通信速度
およびスペクトル効率を向上させる手法である．例えば，無線 LAN規格の IEEE 802.11nにおい
ては理論最大値で 40 MHz帯域に対して 600 Mbpsもの通信が共通規格化されている．
陸上無線通信ではOFDMを用いたMIMO通信技術が採用されており，マルチキャリア伝送方
式のMIMO通信では，主として周波数領域で推定した伝搬応答マトリクスをMMSE（Minimum

Mean Square Error）規範に基づく疑似逆行列演算によって各送信チャンネルからの信号を直交
化する方法が用いられる．水中音響通信においても同様に OFDMを中心としたマルチキャリア
伝送方式を用いたMIMO通信技術が水中音響通信においても盛んに研究されている [55, 57–60]．
多くのOFDM-MIMO通信に関する研究がなされている一方で，陸上の無線通信ほどのスペクト
ル効率の向上は得られていない現状である．より具体的には，参考文献 [57]では低密度パリティ
検査 (LDPC)符号化とMMSEおよび逐次干渉キャンセラ (SIC)を組み合わせた繰り返し演算処
理により，通信距離 1.5 kmで約 4.9 kHzの帯域幅を用いて 17.2 kbpsの速度を達成しており，水
中音響通信におけるOFDM-MIMO方式としては約 3.52 bps/Hzと高いスペクトル効率を実証し
ている．このほか，文献 [59]では，時変動性伝搬応答に対応するためにOFDM信号ブロック毎
に適応フィルタ処理による伝搬応答推定手法を用い，通信距離 1.5 kmにおいて最大 4チャンネ
ルまでの送信を行って 18.9 kbpsの通信を実現しているが使用周波数帯域幅は 24 kHzと周波数利
用効率には優れない．文献 [60]は，OFDMと時空間ブロック符号化 (STBC)を用いて送信ダイ
バーシチによる利得向上を狙い，通信距離 3.5～7 kmにおいて約 4.9kHzの信号帯域幅を用いて
約 7.2 kbpsの通信速度となっている．
シングルキャリア伝送方式を用いたMIMO通信手法では，時空間トレリス符号化 (STTC)と
ターボ符号とDFEを組み合わせた繰り返し等化器を用いた方法 [56]やターボ等化と周波数領域
等化 [61]や，ターボ等化とスパースモデリングに基づく伝搬応答推定および DFE [62]を組み合
わせて用いた手法が提案されている．文献 [61]では距離 1 kmに対して最大 4チャンネルの送信
で通信速度 40.92 kbpsを帯域幅 9.72 kHzで達成する通信信号構成が用いられてているが通信処
理結果のビット誤り率 (BER)は誤り訂正後において 0.01程度と安定性に欠けており，トレーニン
グシンボルが通信信号フレーム中の 47.6%を占めるなど通信信号構成上の効率化にも課題が残る．
文献 [62]は距離 1 kmに対して最大 4チャンネルの送信を 16QAM変調信号を用いて行い，帯域
幅 9.72 kHzで通信速度 46.87 kbpsと 4.8 bps/Hzの高いスペクトル効率を実用的な BER範囲で
達成しているが，同実験内の多値変調次数が低い信号の処理結果において高い BERを示してお
り安定性や信頼性についての留意が必要である．
以上の通り，水中音響通信信号処理技術研究の分野ではマルチパス波とドップラシフトへの対

応を念頭に置きつつ，高スペクトル効率化による通信の高速化を目指して様々な取り組みがなさ
れてきた．表 1.1に，主だった研究例の通信方式と通信距離・速度をまとめておく．1990年前後
の鉛直方向通信において，文献 [21, 22]で報告されたシングルキャリア伝送方式と適応等化器の
組み合わせによって数 kmを超える距離の通信における高速化の例があるものの，以降の研究開
発例においてこれらの通信距離・速度を上回る例はほとんどない現状である．１～2km程度の通
信距離に限れば，近年のMIMO通信研究成果によって高スペクトル効率化が実証されているが，
通信距離の延長や通信信号構成の効率化などに改善の余地が残っている．送受信ジオメトリにつ
いては，鉛直方向通信において距離を考慮した通信速度が高くなっているが，水平方向通信では
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文献 [23]の例を除いておおむね 40km× kbpsの程度に収まる傾向である．
表 1.1: 通信方式と通信距離・速度の一覧

Ref. Method Distance (km) Rate (kbps) Efficiency (bps/Hz) Direction

[20] FSK 3 1.2 0.24 Horizontal

[21] SC 3.5 20 2 Vertical

[22] SC 6.5 16 2 Vertical

[23] SC 88 1.6 1.07 Horizontal

[30] OFDM 0.6 9.72 0.81 Horizontal

[53] OFDM 5 3.041 0.76 Not Specified

[58] OFDM 1 10.4 1.06 Horizontal

[57] OFDM-MIMO 1.5 17.2 3.52 Horizontal

[59] OFDM-MIMO 1.5 18.9 0.79 Horizontal

[60] OFDM-MIMO 3.5-7 7.2 1.44 Horizontal

[56] SC-MIMO 2 16 0.7 Horizontal

[61] SC-MIMO 1 40.9 4.21 Horizontal

[62] SC-MIMO 1 46.9 4.8 Horizontal

1.2.2 タイムリバーサル通信への期待と課題

1.2.1節においては触れなかったシングルキャリア伝送方式の通信信号を用いた通信信号処理手
法の一つにタイムリバーサル法がある．タイムリバーサル法では，アレイ記録された信号の時間
反転波を受信位置から再送すると，相反性により送信源の位置へと逆伝搬して時空間的に収束す
る原理 [63, 64]を利用している．海洋中の音響波についても，1990年代にタイムリバーサル法の
基礎適検討が盛んに行われ，海表面変動などの擾乱がある環境においても逆伝搬波動場の収束が
成立しうることが確かめられている [65, 66]．
タイムリバーサル法を用いた技術応用の一つに水中音響通信がある．特にSingle-Input/Multiple-

Output(SIMO)通信で用いられるパッシブタイムリバーサル通信 (PTR)と呼ばれる手法では，時
間反転波の逆伝搬収束が数学的にマッチドフィルタ処理と見做されることを利用したアレイ受信
信号処理を行う．特に水平方向通信のマルチパス波干渉が卓越する環境において，遅延波の広が
りを時間的に収束させることでマルチパス波のエネルギー加算と干渉抑制を達成する多チャンネ
ル信号等化処理手法として注目を浴びた [67, 68]．
PTR法を用いることで，複数の受信チャンネルに対して適応アルゴリズム演算する必要が無く

なることから，従来手法の多チャンネルDFEと比較して演算処理の簡略化ができると期待された
が，限定長の離散アレイを用いた場合や時間変動の影響を受けるために現実的には何らかの等化
器を後段に実装する必要があることが理論 [69]および実験データ [70]によって示された．後に，
タイムリバーサル法によるマルチパス波の収束後に単一チャンネルの DFEを組み合わせた手法
(PTR-DFE)が考案され，離散アレイや時変動の影響による不完全な収束特性を補償することが
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可能であることが示され，中長距離のマルチパス波が卓越する水中音響通信環境において有効な
手法として海域実験により実証された [71–75]．タイムリバーサル通信の利点は，多重マルチパス
環境においてマルチパス波のエネルギーを収束・加算することによって信号の SNRを改善しつつ
干渉の抑制を達成する点にあり，従って水中音響通信の長距離化や高速化に貢献できると考えら
れる．
PTR-DFEについての研究例をより具体的に述べると，文献 [71]では，通信距離 11 kmにおい

て帯域幅 1 kHzの BPSK変調信号を用いた基礎試験において，500 bpsの通信を実証している．
文献 [73]では通信距離は約 2 kmであるものの，1 kHzの帯域幅を用いて 2.5 kbpsの通信速度を
実証しておりこの時のスペクトル効率は 2.5 bps/Hzである．文献 [76,77]では，500Hzの低周波
音源を用いて水深 4000mの深海域においてシンボルレート 100 Hzのシングルキャリア信号を送
信し，それぞれ通信距離 600, 900 kmの非常に長距離での通信試験を行い，数秒以上にわたる大遅
延マルチパス環境において 400, 14.3 bpsの通信を成立させている．このほか 10kHz以上の比較的
高周波数帯域を用いた例では，限定的な実験成果に基づく短報ではあるものの，7.5 kHz, 22 kHz

の帯域幅を用いてそれぞれ 2.2 kmで 31.75 kbps, 3 kmで 32 kbpsの通信速度を達成しており，良
好な条件であれば高周波数帯域を用いた高速通信の可能性があることを示唆している [78,79]．以
上のように，通信の長距離や高速化に PTR-DFEが有効であることが示されてきた．
加えて，タイムリバーサル法を用いたシングルキャリア伝送方式の空間多重マルチユーザ [80,81]・

MIMO通信 [82–85]研究も行われており，通信高速化へ期待を与える結果を示している．水槽実
験における報告ではキャリア周波数 60 kHz，シンボルレート 20kHzの 16QAM変調信号を用いて
最大 5チャンネルの同時送信を行い，瞬時最大レートで 400 kbps, スペクトル効率は 16.7 bps/Hz

の非常に高効率な通信を実現している [82]．また，文献 [83]では，文献 [71]と同試験内で収録
された信号を用いて通信距離 4, 20 kmにおいて最大 6 kbpsの通信処理に成功している．500Hz

の低周波音源を用いた例では，通信距離 10 kmで速度は 1.2 kbpsながらも周波数利用効率では 8

bps/Hzを達成している．
このように，タイムリバーサル法を用いることで比較的長距離で高スペクトル効率の通信を達

成できることが過去の研究より示唆されている．一方で，特にMIMO通信の例では実海域におけ
る試験報告では通信信号の周波数帯が低く，帯域幅が限定されていることから通信速度は高々数
kbpsまでとなっていることが課題である [83, 85]．また，比較的高周波数帯の広帯域信号を用い
て高速通信を実証した例では限定的なデータに基づいた議論が行われており [78,79]，さらなる実
験的検証が必要であると考えられる．加えて，タイムリバーサル法を用いた通信信号処理の利得
に関する理論的検証はタイムリバーサル法単独での性能と理想的な等化器を用いた場合の議論を
取り扱った例があるが [69, 70]，より実用的に用いられる PTR-DFEについてはほとんど取り扱
われていない．
以上の通り，タイムリバーサル法によって水中音響通信の通信距離・速度を向上させる期待が

寄せられる一方で，通信信号処理手法としての性能分析を行って手法に対する理解を深める必要
がある．また，水中音響通信の高速化の観点では，特にMIMO通信において広帯域化と実海域試
験における実験的検証を行う必要があるといえる．
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1.2.3 既存技術の通信性能比較と課題

図 1.5は市販の水中音響通信モデムの仕様値および研究報告から読み取れる通信速度と通信距
離の関係を示したものである．市販モデムにおいては最大仕様値を採用しており，研究報告では
記載の不足により通信信号構成による効率低下が考慮できていないケースがあるため，実質的な
通信速度は図示した値と同程度以下となることに留意する必要がある．一部の例外がみられるも
のの，市販モデム・研究報告問わずにほとんどの例において 40 kbps× kmの制限に収まる傾向
を示している．当然ながら通信性能評価環境の違いがあるためこのような比較が必ずしも公平で
は無いが，通信距離に対する通信速度の関係についてのみ考慮すれば文献 [18]において示された
傾向から大きな進歩はほとんど見られないといえる．特筆すべき点として，MIMO通信の結果に
おいては 40km× kbpsに漸近あるいは上回る性能を示しているが，単一送信の場合におけるベス
トケース群と比較すると同程度の通信距離に対して通信速度が下回る例がほとんどとなっており，
現状としては通信速度の向上へのMIMOによる寄与は限定的であると捉えることができる．
続いて，図 1.6に市販モデムおよび過去の研究報告における通信距離とスペクトル効率の関係

を，通信方式ごとに分類して示す．まず，全体として通信距離の延長に対して通信のスペクトル
効率が低下する傾向が見られ，この関係が直接的に距離に対する通信速度の伸び悩みに影響を与
えていることが理解できる．また，通信方式に注目すると，距離を問わず 2 bps/Hz以上の高ス
ペクトル効率の通信の可能性を示しているのはシングルキャリア伝送方式とOFDM-MIMO方式
のみとなっている．また同程度の通信距離において比較すると，全体としてシングルキャリア伝
送方式のスペクトル効率がOFDMにまさる傾向であることが読み取れる．距離 7, 10 kmにおい
てタイムリバーサル法を用いたMIMO通信のスペクトル効率が高い値を示している．これらの結
果は使用帯域幅が極端に狭く・低いことから図 1.5では通信速度は相対的に低い値をとっている
が，広帯域化が実現した場合には長距離での高速通信の実現を期待できる．

1.3 本研究の目的とアプローチ
本研究では，海中における無線通信において水中音響通信が重要な意味を持つ kmオーダー以
上の長距離通信を対象として，通信距離を考慮した水中音響通信の高速化を目的とする．長距離
水中音響通信において特徴的な伝搬路として，深海域の鉛直方向通信および水平方向通信を想定
し，想定されるマルチパス環境に適した通信手法を提示する．限られた帯域幅を有効利用するた
めにスペクトル効率の向上を目指す．本研究における通信は 1.2.1節で述べた通り，過去の研究例
においても比較的高スペクトル効率が達成されてきたシングルキャリア伝送方式と DFEを用い
た信号処理システムを採用する．
鉛直方向通信においては，ハードウェア上の工夫によってマルチパス波を制限し，高速通信の

達成に有利な環境を構築したうえで，高スペクトル効率を目指すために多値変調方式の通信信号
を用いる．さらに本研究を通して用いる基礎的な信号処理手法を適用する．ここで提示する基礎
的な通信信号処理手法は，マルチパス波の抑制された環境におけるシングルチャンネル受信系を
対象とし，主として信号伸縮検出に基づくドップラシフトの補正とDFEによる逐次的な信号等化
処理によって構成される．以上のような手法を用いて，深海域の移動体と海表面の船舶間のアッ
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図 1.5: 市販モデムおよび既存の研究報告における通信距離と速度の関係:凡例の SC, OFDM, SS, FSK,

Otherはそれぞれシングルキャリア伝送方式，OFDM，スペクトル拡散，FSK，その他の変調方
式を表す．また SCr などの添え字ｒは研究報告例を表す．また，SC TRはシングルキャリア伝送
方式を用いたタイムリバーサル法による SIMO通信，SC MIMOはシングルキャリア伝送方式を
用いたMIMO通信，OFDM MIMOはOFDM方式を用いたMIMO通信，SC TR-MIMOはタイ
ムリバーサル法を用いたMIMO通信における研究例をそれぞれ表す．市販モデムについては基本
的にメーカーから示されている仕様の最大値を用いている．研究報告例については文献から判断
できる通信速度を示している．
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図 1.6: 市販モデムおよび既存の研究報告における通信距離とスペクトル効率の関係：凡例の SC, OFDM,

SS, FSK, Otherはそれぞれシングルキャリア伝送方式，OFDM，スペクトル拡散，FSK，その他
の変調方式を表す．また SCr などの添え字ｒは研究報告例を表す．また，SC TRはシングルキャ
リア伝送方式を用いたタイムリバーサル法による SIMO通信，SC MIMOはシングルキャリア伝送
方式を用いたMIMO通信，OFDM MIMOはOFDM方式を用いたMIMO通信，SC TR-MIMO

はタイムリバーサル法を用いたMIMO通信における研究例をそれぞれ表す．市販モデムについて
は基本的にメーカーから示されている仕様の最大値を用いている．研究報告例については文献か
ら判断できる通信速度を示している．
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プリンク通信試験データに対する通信信号処理を行い，実海域鉛直方向水中音響通信の高速化が
可能であることを実証する．
多重マルチパス環境となる水平方向通信においては，タイムリバーサル法の後段処理として

DFEを組み合わせた PTR-DFE法を用いる．PTR法を用いたアレイ信号処理によって SIMO伝
送路からマルチパス波が時間的に収束し抑制されたシングルパス・シングルチャンネル信号を得
て，鉛直方向通信においても用いた本研究の基礎的な通信信号処理手法を適用する．マルチパス
強度・ノイズ強度・音源移動速度などを変化させたシミュレーションデータを生成して，主に入
出力の SNR関係の挙動に着目したパラメトリックスタディによる性能分析を行い，本研究で用い
る PTR-DFE法の有効な条件を検討する．また，音源が移動する移動体通信環境においては，シ
ングルキャリア伝送方式を用いた水平方向通信における従来手法であるマルチチャンネルDFE法
との性能比較，および，伝搬応答の動的変動に対応するタイムリバーサル法を提案する．
また，水平方向通信の多重マルチパス環境において，タイムリバーサル法を用いたMIMO通信
の評価を行う．PTR法を拡張し，送信チャンネル間干渉を抑制するように最適化した信号処理手
法を用いたMIMO通信信号処理手法を評価する．まず，水平方向空間多重MIMO伝送路を模し
たシミュレーションを行い，単一送信チャンネルの場合と比較した場合の性能の変化を議論する．
最後に，10 kmをこえる長距離の空間多重MIMO通信試験データを用いて，伝搬パラメータと
タイムリバーサル法を用いたMIMO通信の信号処理性能の分析と達成可能な通信速度を議論し，
実環境におけるタイムリバーサル法を用いたMIMO通信の有効性を実証する．

1.4 本論文の構成
本論文は６章で構成される。第１章は序論であり，水中音響通信技術の海中無線通信における

役割と通信距離・速度の向上に対する課題を念頭に置き，研究背景と先行研究における水中音響
通信の距離と速度の関係，および本研究の目的を述べている。
第２章では，本論文における通信環境の概説，基本的な解析手法について記載する。特に，通

信の高速化に向けた方法論，本論文で対象とする鉛直方向および水平方向の水中音響通信伝搬路
の特徴，想定する通信信号処理の構成，タイムリバーサル法を用いたアレイ信号処理手法の説明
を行うこととする。
第３章では，水中音響通信伝搬路における信号処理手法の基礎的検討として，マルチパス波の

ほとんどない鉛直方向通信伝搬路において収録した実海域試験データを用いて，本研究で提案す
るシングルパス環境における基礎的信号処理手法の性能を評価する．また，高次の多値変調信号
を用いた実験データを用いて高スペクトル密度通信を実証する．
第４章では，水平方向 SIMO通信について，タイムリバーサル法と第３章で用いた手法を組み
合わせた通信信号処理手法の性能分析を行う．特に，タイムリバーサル法による通信信号処理利
得と信号受信エネルギーの関係について，シミュレーションデータを用いた実証的検討を行う。ま
た，伝搬応答が時間変化する場合についての検討として，移動体通信シミュレーションデータを
用い，従来手法との比較，および時変動環境への適応手法を提案する。
第５章では，水平方向MIMO通信についてタイムリバーサル法を拡張した手法を用い，シミュ
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レーションデータを用いて受信信号エネルギーと信号処理利得や通信路のスペクトル効率の関係
を評価する。また，実海域において長距離水平方向MIMO通信実験を実施し，提案手法の実海域
環境における実用性を示すとともに，長距離水平方向水中音響通信における通信の高速化が可能
であることを実証する。
最後に，第６章にて全体を総括し，結論を述べる。
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第2章 海洋における水中音響通信路と信号処理
手法

本研究では，通信路の高スペクトル効率化による水中音響通信の高速化を目的とする．本章で
は，基本的な水中音響通信信号処理の流れと，スペクトル効率の高い通信を成立させるために求
められる受信信号処理結果の SNR品質について解説する．また，水中音響通信伝搬路の特徴を
数学的に示し，送受信ジオメトリによって生じる伝搬応答の特徴の違いについて解説する．加え
て，水中音響通信伝搬路の特徴に適応した，受信信号等化手法の基礎的な解説を行う．最後に，多
重マルチパス環境におけるタイムリバーサル法の一般的特徴を解説し，本研究で用いるタイムリ
バーサル法による受信信号処理手法について解説する．

2.1 海洋における水中音響通信路と信号処理手法
2.1.1 水中音響通信信号処理の流れ

水中音響通信と一言にいっても多種多様な方式が存在するが，本研究ではデジタル水中音響通
信のうちシングルキャリア伝送方式について取り扱う。一般的なシングルキャリア伝送方式の水
中音響通信信号処理ブロック図を図 2.1に示す。まず，送信データビット列は複素平面上に写像
され，データシンボルと呼ばれる複素数に変換される。データビットを写像する方式は様々であ
り，同期通信方式においては複素平面の単位円上で偏角に対してデータを写像する PSK変調や，
偏角のみではなく振幅値も変化させて写像するQAM変調などの方式が広く用いられている。用
いる写像方式のデータシンボル配置パターンを密にすることによって，シンボル当たりのデータ
ビット数を増やすことが可能である一方で，誤りなくデータシンボルを判定するためには各シン
ボル位置間の距離が小さくなることから受信処理時に要求される SNRが大きくなる。デジタル変
調処理に続いて，同期信号やトレーニング信号などのプリアンブル・ポストアンブル信号を付加
して，送信シンボル列を構成する。シングルキャリア伝送方式においては，信号帯域幅をBW と
したとき，1/BW の間隔で送信シンボル列を配置し，ローパスフィルタによる波形成型を行って
ベースバンド信号を生成する。本研究においては，波形成型ローパスフィルタとして，ルートレ
イズドコサインフィルタ [45]を用いる。このようにして生成されるベースバンド信号 x(t)に搬送
波を乗算して水中音響通信伝搬路へ出力するパスバンド信号 s(t)を得る：

s(t) = Re[x(t) exp(−i2πfct)] (2.1)

ここで，Re[]は実数部を表す。パスバンド信号は，D/A変換後に増幅され圧電素子などにより

16



構成される水中音響トランスデューサを通じて電気-音響変換を経て海中を伝搬し，受信側の水中
音響トランスデューサで音響-電気変換され A/D変換・収録される。受信信号は適当な信号検出
手法によって同期され，搬送波周波数を逆乗算することで周波数シフトを除きローパスフィルタ
処理を行った後にベースバンド信号を得る。本研究の信号検出では，同期信号レプリカと受信パ
スバンド信号との相互相関処理によるピーク検出法を用いる。また，検出したピーク位置を信号
フレームの同期位置として扱う。ベースバンド信号は，チャネル等化処理によって伝搬応答によ
る歪みを補正したのちに、シンボル判定器によってビット判定し復調データを得る。

図 2.1: 水中音響通信信号処理の基本的な流れ

2.1.2 スペクトル効率と SNR

デジタル通信の高速化には様々な方法が考えられ，その中でももっとも一般的なのは帯域幅の
増加である．帯域幅の増加によって，通信シンボルの送信頻度が向上するため単位時間あたりの
データ伝送効率が改善する．しかしながら，前述の通り水中音響通信では物理的な制約によって
通信距離に対して利用可能な帯域幅が制限されてしまうため，帯域幅の増加に頼った通信速度の
向上には限界がある [18]．
利用可能な周波数帯域幅が限定されてしまう水中音響通信環境では，単位周波数あたりの送信

ビット数 bps/Hzで表されるスペクトル効率の向上により帯域幅を有効利用することが重要にな
る．一義的には，情報ビット列をデジタル変調する際に密な複素振幅パターンへと写像すること
でシンボル当たりのデータビット数を増やす方法 (多値化，多値変調方式)を採用することによっ
てスペクトル効率の向上を図ることが求められる．多値化は，主として複素平面上のデータシン
ボル配置を直交化，振幅分割，あるいは位相分割することによって得られる．デジタル変調方式
には PSK, QAMなど様々な変調方式が存在するが，もっとも基礎的な 2値の BPSK変調に対し
て図 2.2で示すような多値化方法によって結ばれた関係として表される．ここで BPSKの場合に
は [-1, 1]の 2通りのデータシンボル配置が与えられているのに対して，多値化を行うことでデー
タシンボル位置が 4, 8, 16…通りに増えることでシンボル当たりのデータビット数が増加するこ
とになる．また多値変調の種類によって，異なるデータシンボル間距離の変化が生じることがわ

17



かる．2.1.1節で触れたようにデータシンボル密度の上昇に伴って要求する SNRが大きくなるが，
これは多値化によってデータシンボル間距離が短くなることで，干渉によって生じる受信シンボ
ルの広がりの影響が大きくなり，判定誤りが生じる確率が上昇するためである．
図 2.3は，加法性白色雑音（Additive White Gaussian Noise, AWGN）干渉環境下において 1～7

bps/Hzの多値変調の比較として，PSK（BPSK, QPSK, 8PSK）およびQAM(16QAM, 32QAM,

64QAM, 128QAM)方式について，SNRと硬判定時のビット誤り率 (Bit Error Ratio, BER)理
論値の関係を示している [45]．BPSKとQPSKではシンボル間距離が

√
1/2となることで，ある

BERに着目すると要求する SNRは 3 dB増加している．このように，あるBERで通信システム
を設計するとき，必要な SNRが多値化によって増加する．特にQAM変調など高次の多値変調を
行って実用的なBERで通信を成立させたい場合は，非常に良好な SNRでデータシンボル判定を
行う必要があるとわかる．また逆に，図 2.3の関係から，復調処理後の判定前データシンボルの
SNRを評価することで各変調方式を用いた場合の誤り率をおおよそ見積もることができることを
意味し，デジタル変調方式を用いた場合のおおよその伝送速度を評価できるといえる．

図 2.2: BPSKを基準とした多値変調方式の関係性

関連して，シャノン・ハートレーの定理 [45]によって導かれる，AWGN環境下での通信路容量
の理論限界値と SNRの関係が良く知られる．チャネル伝送容量を C とすると，

C = BW log2 (1 + S/σN ) (2.2)

で得られる．ここで，信号帯域幅をBW , 信号振幅 Sおよびノイズ振幅 σN である．BW = 1と
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図 2.3: AWGN環境における各変調方式についての SNRと BERの関係

した場合は，通信路のスペクトル効率を表す．2.2式はAWGN通信路伝送容量の理論限界値を表
しており，陸上無線通信の評価においてはこの関係式を用いて通信路容量を評価することが多い。
一方で，ここで導かれる通信路容量は通信路符号化を考慮したアナログ信号の情報エントロピー
に基づいて定式化されているため，デジタル変調信号の場合には直接適用できないことに注意を
払う必要がある．実際には，適当な通信路符号化 [86]などによって理論限界値達成が試みられる．
以上の通り，多値変調方式の利用やロバストな通信を行うためには，シンボル判定器に入力す

る信号において高い SNRが求められることを示した．すなわち受信信号処理結果の品質が通信路
の伝送容量を決定するため，通信信号処理においてどれだけ干渉を除くことができるかが通信高
速化において重要となる．

2.1.3 通信信号処理結果の評価指標

本研究では，復調性能を評価するにあたって，Output SNRを採用する．Output SNRは復調
処理後のデータシンボル d̃(l)と送信データシンボル d(l)を用いて，

SNRout = 10log10

(∑
l

|d(l)|2
/∑

l

∣∣∣d̃(l)− d(l)
∣∣∣2) (2.3)

で定義される評価指標であり，送信信号に対する推定誤差の電力比を表す SNRである．データ
シンボルにおける送信電力および誤差電力について，QPSK変調の例を図 2.4に示す．ここで示
すように，復調処理後のデータシンボルは誤差を含むが，通常の判定器においては最近接のデー
タシンボルを送信データシンボルとみなして送信ビットを推定する．すなわち，誤差エネルギー
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が送信エネルギーに対して大きい場合データシンボルの判定を誤り，結果として誤ったビット系
列を復調結果としてみなすこととなる．上述の通り，多値化によってデータシンボル間の距離が
小さくなると誤るOutput SNRの閾値が高くなって許容される誤差が小さくなるため BERは増
大する．一方で，復調結果のOutput SNRはビット誤りの発生に関わらず推定誤差のエネルギー
を直接評価できることから，ビット誤りが発生しない範囲においても復調結果を評価できる点が
BERを用いた評価とは異なる．特に 2.1.2節で示したような SNRと多値変調時のBERあるいは
通信容量の関係を適用すれば，Output SNRから通信路容量を推定することも可能である．

図 2.4: データシンボルにおける信号電力・誤差電力の定義

2.1.4 水中音響通信の受信信号モデル

海洋中の水中音響伝搬路は，特別な場合を除いて海面や海底，あるいは海中構造物などの境界
面からの反射波を含むマルチパス環境となる。また，送受波器の位置変化，海面変動や水塊の移
動などによって各到来波に異なったドップラシフトが生じることが知られる。このような伝搬環
境において，ベースバンドにおける受信信号 y(t)は次のようなモデルで記述できる：

y(t) = hB(t, τ) ∗ x(t) + z(t) (2.4)

ここで，hB(t,τ)は伝搬応答，x(t)は送信信号，∗はコンボリューション．tは受信時刻，τ は時
刻 tにおけるマルチパス波の遅延量を表し，z(t)は背景雑音である。水中音響通信信号処理の目
的は，伝搬応答 hB(t,τ)をデコンボリューションして元信号の x(t)を推定することである．した
がって受信信号にかかる伝搬応答推定結果を用いて，可逆的に x(t)を推定できるような伝搬環境
であるかどうかが非常に重要な問題となる。
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ベースバンド信号にかかる伝搬応答 hB(t, τ)は：

hB(t, τ) =
∑
k

Ak(t) exp(2πiϕk(t)t)δ(τ − τk) (2.5)

と表すことができる。ここで，Ak は伝搬応答の複素振幅，ϕk はドップラ周波数．添え字 kは異
なるパスのインデックスを表す。2.5式は時間的にも周波数的にも信号電力が分散して干渉を引き
起こすことを意味しており，これを 2重選択性伝搬路という．2重選択性伝搬路においては送受
波器間波動伝搬の相反性や，異なる時刻間での可逆的な信号等化処理が厳密な意味では成立しな
いことが知られる [44]．第 1章で述べた通り，陸上無線通信と比較して水中音響通信伝搬路は伝
搬速度の遅さからドップラシフトとマルチパス干渉が桁違いに厳しい環境となる．このような厳
しい 2重選択性伝搬路において通信信号処理を成立させるためには，ドップラシフトあるいは遅
延マルチパス波，およびその両方の影響が緩和するような環境条件を考える必要がある．
最も単純には，後続のマルチパス遅延波のパワーが小さく直接波のパワーのみが支配的な条件

で信号を送受信できる場合が考えられる．このような条件では，

hB(t, τ) = A1(t) exp(2πiϕ1(t)t)δ(τ − τ1) + σmp (2.6)

のように，後続のマルチパス波を微小なノイズ項 σmpとして取り扱い，単一パス問題として近似
して解けば良くなる．単一パス問題の場合には，遅延時刻 τ1で同期検波を行い，直接波の複素振
幅変動とドップラシフトによる位相変動を逐次的に補正すればよい．このような条件で信号を送
受信するためには，反射波の伝搬経路が直接波の伝搬経路に対して十分に遠距離となるなど，空
間的な制約条件を適切に考える必要がある．
続いて，ドップラシフト環境における緩和条件について考える．2.5式のベースバンド信号モデ

ルにおいて，各パスについてのドップラ周波数が近しくφ1(t)で代表できるような場合，すなわ
ち受信応答に含まれる伝搬経路のドップラシフトの分散が小さい場合には：

hB(t, τ) =
∑
k

Ak(t) exp (2πi (ϕ1(t) + ∆ϕk(t)) t) δ(τ − τk)

= exp (2πiϕ1(t)t)
∑
k

Ak(t) exp (2πi∆ϕk(t)t) δ(τ − τk) (2.7)

= exp (2πiϕ1(t)t)
∑
k

A′
k(t)δ(τ − τk)

ここで，ドップラシフトの代表値 ϕ1(t)からの各経路における微小変動量 δϕk(t)は，式展開にお
いて伝搬応答の複素振幅A′

kに含むように変形している．このような伝搬応答モデルに対しては，
ϕ1(t)の位相変動と各パスで微小に変化する位相変動を加味した複素振幅A′

kおよびその遅延量を
逐次的に推定するような信号処理手法を設計すればよい。水中音響通信伝搬路においては，信号
の周波数帯域に対して大きなドップラシフトが生じることから，適応アルゴリズムなどによる逐
次的なドップラシフト補正のみでは位相補正が困難な場合が多い．このため，受信信号をパスバ
ンドからベースバンドへ変換する際に次項で示すような方法を用いてドップラシフトによる周波
数オフセットを取り除くことで解決する．
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ただし，2.8式の仮定が成立する場合においても，マルチパス波の遅延時間が大きくなる場合に
はチャネル等化器のフィルタ長が長大になってしまうためにフィルタ係数推定が困難となり推定
結果が不安定になることが予測される．このため一義的に，2.6式の単一パス問題に対してチャネ
ル等化を行うほうが，チャネル等化器負担の軽減と解の安定化のために有利といえる．

2.1.5 送受信ジオメトリによる伝搬特性の違い

海洋環境における水中音響通信伝搬路は，沿岸港湾部などの閉鎖的な環境を除いて，海面・海
底面の反射境界面に挟まれた条件でのマルチパス伝搬現象の影響を受ける．このとき，水中の音
速構造，水深や送受波器の影響を受けて様々な伝搬路特性を示すことが知られる．送受波器の位
置関係についてて，水中音響通信伝搬路との関係を特徴づける意味では鉛直方向通信路と水平方
向通信路に大別される．
鉛直方向通信路の一例を図 2.5に示す．鉛直方向通信路は主に深海域を対象として，海表面付

近の船舶などのプラットフォームと，主に海底付近の AUVなどの海洋ロボットや観測機器など
の観測プラットフォーム間で通信を行う場合が想定される．図 2.5(a)は，海底付近から海表面へ
のアップリンク通信を行う場合について，主たる伝搬経路の音線ダイアグラムを示した鉛直方向
通信路の概念図である．海底付近から音波を送出する時，送波器と受波器を直接結ぶ直接波の伝
搬経路のほか，海底面および海表面で反射して受波器に入射する伝搬経路が考えられる．海表面-

海底面間の多重反射も観測されるが，水深が大きくなる場合には直接波との経路差による伝搬損
失量や多重反射による反射損失が大きくなるためにエネルギーの観点から無視できる程度に低減
することが多い．図 2.5(b)は，鉛直方向通信路において，深海の海底付近に係留した音源と海表
面を航行する小型船舶間で音響信号を送受信した際の伝搬応答の推定結果である．図中の 0 ms付
近に直接波，その直後数 ms付近に海面反射波，そして 9 ms付近に海底反射波が確認できる．

(a) Concept of vertical

channel (b) An example of vertical channel impulse response

図 2.5: 鉛直方向送受信の (a)概念図と (b)伝搬応答

直接波近傍においては船舶の動揺や海表面の擾乱と反射・散乱の影響によって信号パワーの遅
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延時間方向の分散が大きくなり，さらにこれらが時間的に変動して記録されていることがわかる．
一方で，巨視的な観点からは受信時刻と遅延時間関係で見た場合の伝搬応答パワー分布の関係は
大きく変化せず，主として海表面変動や送受信機の動揺による小規模で速い変動に影響を受ける
ことになる．
通信信号処理の観点からは，この速い変動が大きく問題となることが知られている [48]．特に

図 2.5(a)を参照すると，直接波と海面反射波の受波器に対する入射角がほとんど真逆の方向とな
ることから，送受波器の鉛直方向移動に対するドップラシフトが正負逆の方向に生じるためにドッ
プラシフトの広がりが大きくなってしまう．異なるドップラシフトを受けたマルチパス波の影響
を取り除くためには，マルチパス波の位相シフトをそれぞれ推定して影響補正を行うなどの特別
な対応が必要になる [49]．一方で，この海面反射波のような，直接波と逆方向から入射する大振
幅のマルチパス波の影響を緩和することができれば，ドップラシフトの広がりが小さくマルチパ
ス波もあまり多くない，2.6式に近い伝搬応答環境となることが期待できる．
続いて，水平方向通信路の一例を図 2.6に示す．図 2.6(a)に示すように，水平方向通信路は，直
接波のほかに海表面-海底面間の多重反射波に加えて，音速構造に依存して屈折波伝搬による多重
マルチパス環境となることが知られている．鉛直方向通信路と比較して，往復反射波の経路差が
小さいことや，境界面への入射角が浅くなることから反射波の強度も比較的大きくなる傾向にあ
る．図 2.6(b)は，風速が 10～15 m/s程度の荒天時に水深 100m程度の浅海域において水平距離
約 2 kmの位置で送・受波器をそれぞれ中層に吊下して信号を送受信した際の伝搬応答の一例で
ある．図中上部にD, B, S, SB, BS…と表記しているのは，それぞれ直接波，海底反射波，海表面
反射波，海表-海底面多重反射，海底-海表面多重反射を意味している．直接波と海底反射波は受
信時刻に対して振幅・遅延時間共に安定しているのに対して，海表面反射を含む伝搬経路の応答
は振幅・遅延時間共に大きく時変動していることがわかる．これは海表面の波浪によって反射面
の位置が時間的に変化するほか，散乱・回折効果によってエネルギーの散逸や干渉パターンの変
化が生じているためと考えられる．

(a) Concept of horizontal channel (b) An example of horizontal channel impulse response

図 2.6: 水平方向送受信の (a)概念図と (b)伝搬応答
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マルチパス波の遅延時間・パワー分布の特徴としては，各伝搬経路の応答が時間的にスパース
かつ大振幅で記録される傾向がある．海況や計測測形態によっては，マルチパス波の時間的な分
布の変動が大きく生じるため，動的な遅延波の振幅検出を行う必要がある．また，マルチパス干
渉によるシンボル間干渉が大きくなってしまうことから，マルチパス波を空間的に抑圧するため
に多素子の受信器からなる受波アレイを用いた受信系を構成することが望ましい．ドップラシフ
トの観点では，当然ながら水平移動しながら信号を送受信する場合に多大なドップラシフトが生
じることになる．水深に対して十分に水平距離が大きいような場合には，海表面・海底面からの
反射波と直接波の伝搬方向の広がりが小さくなることから，ドップラシフトの広がりは鉛直方向
通信路と比較して小さくなることが期待でき，2.8式のような通信環境となることが想定される．

2.1.6 ベースバンド変換におけるドップラシフト補正

水中音響通信においてはドップラシフトの影響が大きく，例えば水中ビークルとの通信を想定
した送受波器の移動速度として３ノット程度を考慮した場合には信号周波数の 0.1%相当のドッ
プラシフトが生じてしまう。これは陸上無線通信で自動車や鉄道などの移動体通信を想定した場
合と比べて 1万倍程度比率が大きく，一般的に水中音響通信ではドップラシフトの補正が重要に
なる。
ドップラシフトは，時間領域信号でみたときにある信号区間内における伝搬遅延時間の変動と

して観測できる。信号周波数に対するドップラシフト周波数の比率を αとおくと，伝搬遅延 τ で
信号を受信するときの受信信号の時間波形と周波数応答は図 2.7で示す通り，送受信間で信号時
間長が 1/(1+α)倍，搬送波周波数と帯域幅が 1+α倍に変化する。水中音響通信では比帯域（搬
送波周波数と帯域幅の比）が大きくなることから帯域幅の変化が無視できなくなるため，このよ
うな信号伸縮を補正する必要がある。

図 2.7: ドップラシフトと信号伸縮の関係

信号伸縮補正方法には，Ambiguity Function法や適応アルゴリズムを用いた手法 [87]などが知
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られる。本研究では，図 2.8に示すような同期信号を利用した信号伸縮補正を行う [25]。通信信
号前後に配した同期信号に対してそれぞれ，相互相関処理による受信タイミング検出を行い，そ
の差分と既知の送信信号時間長を比較することで信号の伸縮比率を計算し，レプリカ搬送波周波
数とリサンプリング周期をそれぞれ，1 + α倍・1/(1 + α)倍に補正してベースバンド変換を行う
ことでドップラシフトの影響を補正する。これらの補正によりドップラシフトによる線形の位相
シフトが除去されるが，ベースバンド信号に非線形な位相シフト成分が残留する場合には，チャ
ネル等化処理においてさらに逐次的な位相補正処理を行うこととなる。

図 2.8: フレーム同期によるドップラ補正の概念図

2.1.7 判定帰還型等化器

本研究では，シングルキャリア伝送方式を用いた水中音響通信の基礎的な手法として DFEを
用いた受信信号処理システムを想定している。本節では，DFEの基礎理論について概説する。
水中音響通信で用いられる DFEは，フィードフォワード/フィードバックフィルタに加えて，

DPLL(Digital Phase Locked-Loop)を組み込まれた方式が利用される。フィードフォワードフィ
ルタおよびDPLLは直接波近傍のチャネル応答特性を補償し，フィードバックフィルタで遅延波
のチャネル応答を打ち消すことで，逐次的に信号等化を実施する適応フィルタである。すなわち，
DPLL, フィードフォワード・フィードバックフィルタは 2.8式の位相変動逐次補正，マルチパス
波の複素振幅値と遅延分布の補正にそれぞれ対応することになる．特にマルチパス波の卓越する
環境においては，多チャンネル化した DFEはシングルキャリア伝送方式を用いた水中音響通信
における有効な従来手法である．
図 2.9にDPLLを組み込んだDFEの基本的なブロック図を示す。ここで，図で示したDFEの
構成に従えば，l番目のシンボルについてのDFE軟出力結果 dsoftは次のように与えられる：
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図 2.9: DFEのブロック図

dsoft(l) =
M∑

m=1

exp(−iθm(l))aHm(l)ym(l)− bH(l)dest(l) (2.8)

ここで，上付き文字 []H は複素共役転置を表す。また，フィードフォワードフィルタへ乗算され
るベースバンド信号ベクトルおよび，フィードバックフィルタへ乗算される判定シンボルベクト
ルは以下の通りである：

ym(l) = [ym(l −Nfb), ym(l −Nfb + 1), · · · , ym(l), · · · , ym(l +Nff − 1), ym(l +Nff )]
T

dest(l) = [dest(l −Nb), dest(l −Nfb + 1), · · · , dest(l − 1)]T
(2.9)

ここで，上付き文字 []T は転置を表す。フィードフォワードフィルタにおいてはNfbおよびNff

タップ分の，データシンボルからみてそれぞれ過去および未来のタップを取り扱うことになり，
フィルタ長はNf = Nfb+Nff +1となる。フィードバックフィルタにおいては，長さNfb分の遅
延波の影響を除去することが期待される。2.9式から各受波チャンネルのフィードフォワードフィ
ルタおよびフィードバックフィルタの出力は

pm(l) = exp(−iθm(l))aHm(l)ym(l)

q(l) = bH(l)dest(l)
, (2.10)

となる。DFEのフィルタタップ係数は，判定器前後における信号の差を最小化するように適応ア
ルゴリズムによって逐次更新される。すなわちDFEの誤差Edfeは，

Edfe(l) = dest(l)− dsoft(l) (2.11)

と定義される。はじめに，DPLLによって補正する位相項θが各受波チャンネルにおいて独立で
あれば，

∂|Edfe(l)|2

∂θk
= 2Im [dest(l)p

∗(l)] (2.12)

で得られることから，最小二乗平均（Least Mean Square，以下 LMS）アルゴリズムに従って，
θkは以下のようにして更新される。

θk(l + 1) = θk(l) + ν1∆θk(l) + ν2

l∑
j=1

∆θk(j)， (2.13)
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Im[]は虚数部を表し，[]∗は複素共役を表し，ν1, ν2は更新ステップサイズパラメータである。第 2

項は Symbol-by-Symbolの位相追跡を行い，第３項は位相のラップラウンドを防ぐようにシンボ
ル位置におけるドップラシフトの直流成分を補正する。フィードフォワードフィルタおよびフィー
ドバックフィルタについても同様に，LMSアルゴリズムあるいは再帰的最小二乗法 (Recursive

Least Square，以下RLS)アルゴリズムを用いて更新する。LMSアルゴリズムの場合は，

ak(l + 1) = ak(l) + µFFEdfe(l)y
∗(l) exp (−iθk(l)) (2.14)

b(l + 1) = b(l) + µFBEdfe(l)d
∗
est(l) (2.15)

とステップサイズパラメータ µFF および µFB を用いてそれぞれ更新される。RLSアルゴリズム
の場合には，

z(l) =



y1(l) exp (−iθ1(l))
...

ym(l) exp (−iθm(l))
...

yM (l) exp (−iθM (l))

−d(l)


(2.16)

, とおくと，(M ×NF +NB)× 1ベクトルの g(l)，(M ×NF +NB)× (M ×NF +NB)行列で
ある P (l)，忘却係数 λ < 1を用いて，

g(l) =
P(l − 1)z(l)

λ+ zHPH(l − 1)z(l)
,

P(l) =
(
P(l − 1)− g(l)zH(l)P(l − 1)

)/
λ[

aT1 (l + 1), · · · ,aTM (l + 1),bT (l + 1)
]
=
[
aT1 (l), · · · ,aTM (l),bT (l)

]
+ gTE∗

dfe

としてフィルタタップを更新する。数学的にはRLSアルゴリズムはカルマンフィルタの特殊な
場合として解釈できる。
水中音響通信において，シングルキャリア伝送方式と多チャンネル入力の DFEを用いた通信
信号処理システムは，水平方向通信 [23,24]および鉛直方向通信 [32,33,48,49]などで用いられて
いる．特に，文献 [23,24,26]においては，フィードフォワードフィルタがマルチパス遅延幅をカ
バーできる場合には，マルチパス電力を合成して信号処理利得を向上できることが知られている．
ただし，多チャンネル化に伴ってフィルタタップ長が増大してしまうため，標準的な RLSアル
ゴリズムを用いてDFEを実装する場合にはO(N2)であるために通信信号処理のようなリアルタ
イム処理が求められる環境では実装困難であることが多い．実用的には現実的な計算規模に抑え
つつロバスト化をはかるために LMSアルゴリズムが実装されることが多い [32,33,48,49]．DFE

のフィルタ更新に LMSアルゴリズムを用いる場合には，DFE推定の目的関数の誤差電力である
MSE(Mean Square Error)の収束に多数の更新ステップが必要になってしまう傾向があることか
ら，フィルタ係数の推定のための冗長シンボル（トレーニングシンボル，destの代わりに既知シ
ンボルとしてフィルタ係数推定に用いる）長の割合を増やす必要があり，通信信号フレームの伝
送効率が低下してしまう問題がある．
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2.2 タイムリバーサル法
2.2.1 海洋音響におけるタイムリバーサル法

タイムリバーサル法とは，位相共役法 [65]とも呼ばれ，時間反転処理による信号処理手法の呼
称である。図 2.10(a)にあるように，ある点音源から送信した信号 s(t)が水中を伝搬して素子数
M の鉛直アレイで受信される場合 ri(t) = s(t) ∗ hi(t)（hi(t)は i番目の素子における伝搬応答，∗
は畳み込み積分）を考える．アレイ受信した信号を時間反転して受信位置から発信すれば相反性
により，2.10(b)のように時間が反転した伝搬現象が発生し，それぞれの伝搬経路をさかのぼって
音波が収束する [63, 64, 66]．このように，送受信アレイを用いて実際に信号を逆伝搬収束させる
方法を Active Time Reversal法と呼ぶ [72, 84]．理想的には送受信閉曲面からの時間反転収束を
行うことで送信信号は点音源へと収束すると考えられるが，現実的には離散的かつ限定長のアレ
イを構成し帯域制限された信号を利用することになるため，波長オーダー以上の分解能で信号は
収束することになる [65]．
限定長の離散アレイで考えると，点音源位置での時間反転波収束波形 sps(t)は：

sps(t) =
M∑
i=1

ri(−t) ∗ hi

= s(−t) ∗

[
M∑
i=1

hi(t) ∗ hi(−t)

] (2.17)

となる．ここで大括弧中の伝搬応答の自己相関関数を受波アレイ加算したものを q-functionと呼
び，点音源位置における時間収束特性を表している [70]．

(a) Forward Propagation

(b) Time-Reversed Back Propagation

図 2.10: 海洋環境におけるタイムリバーサル法の概念図

ここで，周波数領域における伝搬応答をH(ω)を用いて，2.17式の q-functionのフーリエ変換
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Q(ω)を考えると，

Q(ω) =

M∑
j=1

H∗
j (ω)Hj(ω)

≈
∑
m

∑
n

∑
j

Ψm(z)Ψm(zj)Ψn(zj)Ψn(zs)

ρ(zj)ρ(zs)
√
kmknrR

exp(ikmr − iknR)

(2.18)

上式は，H(ω)が音響ヘルムホルツ方程式のノーマルモード解 [88]で表されるとして以下の関係
を代入している：

H(ω) ≃ eiπ/4√
8πρ(zs)

∑
m=1

Ψm(z)Ψm(zs)
eikmr

√
kmr

(2.19)

ここで，Ψ(z)は深度方向の固有モード関数，kmはm次の固有モードに対応する水平方向の波数
ベクトル，Rは伝搬距離，添え字m, n, jはそれぞれ点音源送信における伝搬モード，アレイ素子
からの送信における伝搬モード，鉛直アレイ素子の次数およびインデックスを意味している．送
受信アレイが海水層全体を実質的にカバーするように配置され，かつ十分に高次の伝搬モードを
含む伝搬応答が観測されるとき，近似的に深度方向の積分 ∫ (·)dzを適用でき，異なる次数の伝搬
モードの直交性を利用することができる．したがって，2.18式について jについての総和とm = n

となる伝搬モード積の選択を行うと，

Q(ω) =
∑
m

Ψm(z)Ψm(zs)

ρ(zs)km
√
rR

exp (ikm(r −R)) (2.20)

ここで，2.20式において r = Rとすると点音源の水平位置における収束特性が得られ，十分な
モード加算が果たされるときQ(ω) ≈ δ(z−zs)が得られる．すなわち，タイムリバーサル法によっ
て逆伝搬した波動場は時間的にも空間的にも音源位置に収束することを意味する．稠密なアレイ
を用いない場合や加算できるマルチパス波が限定されるときには，2.20式のような完全な収束特
性を得ることができないと考えられるが，区分的に滑らかな収束特性が得られると考えられてい
る [66, 89]．
デジタル通信におけるタイムリバーサル法の効果の概念図を図 2.11に示す．デジタル通信シン
ボル列（1,0,1,0,…）が送信されたとき，水中音響伝搬路のマルチパス波によって複数のシンボル
列の像が様々な遅延時刻・振幅で受信されることで，シンボル間干渉を引き起こす．タイムリバー
サル法では，各マルチパス波を時空間的に収束させることができるため，時間的に広がりをもっ
て伝わっていたマルチパス波が基準時刻位置に重合されることで干渉のない受信信号波形が得ら
れる．従って，タイムリバーサル法によって通信信号にかかる伝搬応答特性は SNRが改善された
単一パス問題となることが期待される．このような原理を利用して，Active Time Reversal法で
は，送信チャンネルを多数利用する多入力単出力のデジタル通信に応用される [84]．

2.2.2 パッシブタイムリバーサル法

アレイ受信した信号を時間反転して実際に逆伝搬させるAcitve Time Reversal法に対して，受
信した伝搬応答を利用してアレイ信号処理によって時間的にマルチパス波を収束させる手法を
Passvie Time Reversal (PTR)法 (あるいは Passive Phase Conjugation法)という [67]．
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図 2.11: マルチパス干渉したデジタル通信とタイムリバーサル法の効果

PTR法では，2.17式の大括弧内が物理的表現に基づいたマッチドフィルタ処理であることに着
目する．j番目の受信素子において先験的に得られた伝搬応答を ĥj(t) とすると：

sps(t) =
M∑
i=1

ri(t) ∗ ĥi(−t)

= s(t) ∗

[
M∑
i=1

hi(t) ∗ ĥi(−t)

] (2.21)

のように，ĥj(t)を用いたマッチドフィルタ処理結果の受波アレイ加算として実装される．先験
の伝搬応答と信号処理対象の受信信号に係る伝搬応答が一致するとき，2.17式で示した Acitive

Time Reversal時の音源位置における信号の時間波形と一致すると考えられる．また，マッチド
フィルタ処理結果の受波アレイ加算による信号処理利得は，AWGN環境において受信信号 SNR

に理想アレイゲインを加味したものになるとされ [45]，同様に PTR法においてもマルチパス波
電力を加算しアレイゲインによる SNR改善効果が期待される．PTR法に用いる先験の伝搬応答
ĥj(t)は，通信信号の発信前に伝搬応答計測用のパルス，あるいはチャープ信号等をプローブ信号
として用いて推定される [67, 70]．
図 2.12は 16チャンネルの受波アレイを用いた水槽実験において収録した通信信号について，

PTR処理による受信信号の変化を示したものである．図 2.12(a)は，試験時の伝搬応答の遅延-パ
ワープロファイルを示しており，直接波の収録時刻に対するマルチパス波のパワー分布が示され
ている．直接波に対する相対パワー値において 10 ms程度まで遅延広がりがある伝搬応答の影響
を受けて，図 2.12(b)の受信信号には干渉による歪が生じていることがわかる．特に，受信時刻
200 ms以降の信号終端付近において尾を引くように振幅が分布しており，受信信号のエンベロー
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プが崩れていることがわかる．図 2.12(c)は PTR処理後の信号波形で，処理後の波形の立ち上が
りと立ち下り端が明瞭になっていることや，受信信号の前後のノイズレベルが低下していること
がわかる．
このように，PTR法の時間収束性を利用すれば，十分な受波アレイ素子数と受波アレイ長で計
測する場合には 2.20式の関係から，通信信号処理の等化器として利用することができる [90]．た
だし，実際の海洋環境や受波アレイ構成においては，時間変動による伝搬応答の不一致やアレイ
構成上の不足の影響によって収束波形に広がりが生じてしまうことが知られる．特に，図 2.13に
示すような q-functionに含まれる干渉項を residual ISI（残留 ISI）と呼ぶ [68, 71]．PTR法を用
いた通信信号処理結果は残留 ISIによって振幅や位相の誤差が生じるために，PTR法単体での通
信性能には制限が生じる．
この残留 ISIの影響を除去するために信号処理による対応が必要である．そこで，タイムリバー

サル法の後段にDFEを接続する手法が考案されている [71,73,91]．タイムリバーサル法によって
時間的に収束した受信信号波形に対して，単一チャンネル構成の DFEを適用することで，残留
ISIによる干渉の影響を抑圧してより高品質な信号処理結果を得ることが知られている．PTR法
とDFEを組み合わせた手法を PTR-DFE法と呼び，本研究における基礎的なタイムリバーサル
信号処理手法として用いることとする．
本研究で用いたPTR-DFE法の信号処理ブロック図を図 2.14に示す．2.21式の通りに事前に推
定した伝搬応答 ĥj(t)を相互相関処理してチャンネル加算し，信号同期を行う．ここで，図 2.8で示
した信号伸縮に伴うドップラシフトの検出を行っておき，後段のDigital Down Conversion(DDC)

において，ベースバンド変換と信号帯域幅へのリサンプリング処理を行って受信信号シンボル列
を得る．最後に単一チャンネルのDFEによって信号等化を行い，通信信号処理結果を得る．単一
チャンネルDFEのフィルタ係数更新には式 2.17のRLSアルゴリズムを用いた．
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(a) Delay-Power Profile

(b) Received Signal

(c) After PTR

図 2.12: PTR処理による受信信号の改善例：水槽で 16チャンネルの受波アレイ収録した信号について (a)

伝搬応答の遅延パワープロファイル, (b)受信信号波形, (c)PTR処理後の受信波形，を示してい
る
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図 2.13: タイムリバーサル法と residual ISI: 図下部に示した q-functionは，図 2.12の波形を得た水槽試
験と同一の環境において計測したパルスに対して計算したものである．

図 2.14: PTR-DFE法のブロック図
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2.3 第2章のまとめ
本章では，海洋における水中音響通信路の特徴を解説し，水中音響通信伝搬路の特性に合わせ
たDFEを用いた基礎的な通信信号処理手法と，本研究で用いるタイムリバーサル法とDFEを組
み合わせた通信信号処理手法を示した．
水中音響通信伝搬路の狭帯域特性を考慮すると，通信の高速化のためにはスペクトル効率を向

上させる必要がある．高いスペクトル効率を達成するには，多値化した変調方式を用いて生成す
る必要があり，このためには受信信号処理結果において高いOutput SNRを達成する必要がある．
水中音響通信伝搬路はマルチパス波とドップラシフトが混在する複雑な環境となるが，鉛直方向
通信伝搬路や水平方向通信伝搬路の特徴を考慮するとマルチパス波・ドップラシフトの影響を分
離して取り扱うことができることを示した．また，本研究の基礎的な通信信号処理方として用い
る DFEが，水中音響通信伝搬路のマルチパス波とドップラシフトそれぞれに対応する手法であ
ることを示した．
くわえて，ノーマルモード理論に基づくタイムリバーサル法の特性を示し，理論的にはタイム

リバーサル法を用いることによって多重マルチパス受信環境においても，その信号処理結果が近
似的に単一パス問題と見做すことが期待できることを示した．一方で，現実的な通信信号の受信
環境においては，タイムリバーサル法による完全なマルチパス波の収束特性が得られず残留干渉
の影響が生じることを示し，その対策として本研究では PTR-DFE法を用いることとした．タイ
ムリバーサル法による通信信号処理の利得はPTR信号処理結果に含まれる残留 ISIと後段の等化
器の性能の関係に依存すると考えられ，信号処理利得を評価するためには伝搬環境パラメータを
変えて通信信号処理結果を分析する必要があると考えられる．
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第3章 深海域鉛直方向伝搬による水中音響通信
高速化の基礎検討

本章では，水中音響通信伝搬路における通信信号処理手法の基礎的検討のため，マルチパス波
のほとんどない深海域鉛直方向通信伝搬路として，指向性送受波器を用いた水中ビークルと洋上
母船間の鉛直方向通信試験データに対して，シングルキャリア伝送方式と DFEを用いた水中音
響通信信号処理システムを適用する．タイムリバーサル法の後段に用いる基礎的通信信号処理法
の評価を行うとともに，本研究で用いるアプローチによって深海域鉛直方向通信の高速化が可能
であることを実証する．

3.1 深海域鉛直方向通信のアプローチ
3.1.1 想定通信路

深海域の鉛直方向通信では，深海を航行するビークルや海底に設置したセンサノードの上方に
洋上の母船が待機・追跡して，信号の送受信を行うような形態が考えられる．ビークルと母船間の
通信としては，ビークルから母船へと情報を伝送するアップリンク通信と母船からビークルへと
情報を伝送するダウンリンク通信が考えられる．海中で撮影した画像やソーナーによる地形デー
タ，物理・化学センサデータなどの海洋調査データを伝送するアップリンク通信では大容量のデー
タ伝送が求められる一方で，母船からビークルへは動作を制御するためのコマンドや位置情報な
ど限られたデータを伝送することが考えられ大容量のデータ伝送を行うことは想定しづらい．こ
のことから，本章では深海域鉛直方向通信のうち情報通信量が多く，より一層の高速化が求めら
れるアップリンク通信を取り扱うこととする．
前章で示した，図 2.5(a)は深海域における典型的なアップリンク通信時の通信ジオメトリであ

り，主として受信されうる音響信号の伝搬路を示している．直接波のほかに，海底面・海表面あ
るいは母船の底面で反射する伝搬路が考えられる．このほかにも，海底面-海表面を多重反射する
伝搬路が考えられるが，水深が数千mを超えるような大深度海域においてはこのような多重反射
は図で示した伝搬路に対して経路差が大きくなることや境界面での反射損失が重畳することで影
響が小さくなると考えられる．このように，深海域における鉛直方向アップリンク通信では直接
波と境界面における１次反射波を含む伝搬応答を考えることとなる．
また，ビークルを対象とした通信では送受信機の移動によってドップラ効果による通信信号の

周波数シフトが生じる．アップリンク通信における送信側のビークル運動としては，潜航・浮上
による鉛直方向運動と海底付近を航行する際の水平方向の運動が考えられる．また，受信側にお
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いては，船舶の水平運動のほかに海面波による船舶の動揺による影響が生じると考えられる．
一般に深海域の鉛直方向通信は水平方向通信や浅海域での通信と比較して容易であると考えら
れているが [15,18]，一方で送受信プラットフォームの動揺とマルチパス波の入射が同時に生じる
場合には困難な通信環境となることが知られてており [48, 49, 92]，ドップラシフトおよびマルチ
パス環境への適切な対応が必要といえる．

3.1.2 指向性送受波器による空間的制約

図 2.5で示したように，深海域の鉛直方向通信といえども対策なしには海底・海面波の影響を
受けて，信号処理が困難な通信環境となることが予想される．本研究では，送受波器に指向性ト
ランスデューサを用いて伝搬路を空間的に選択することでマルチパス波を抑制する．
図 3.1(a)に指向性トランスデューサを送受波器に用いた場合の通信路のイメージ図を示す．深

海域の海中-海表面間のアップリンク水中音響通信では，上下の位置関係がほとんど固定されるこ
とから，送信・受信側から見てそれぞれ上方・下方に向かって信号を送受信してもよい．海底か
ら送信信号を発するとき，指向性送波器を海表面方向に向けて送信することで，海底反射波を抑
制できる．また，受波側では海底方向に指向性受波器を向けておくことで海表面での反射波を抑
制することができ，送受波両側に指向性を持たせることで直接波のみを送受信できる．実際に本
章で行った実験系での伝搬応答の遅延-パワープロファイルの時刻変化を図 3.1(b)に示す．図中の
遅延時間 0 msに記録されている直接波以外の到来波がほとんど記録されておらず，直接波のみの
単一伝搬路と見做すことができる環境になっている．送受波器の配置そのものは図 2.5(b)で示し
た伝搬応答推定結果とほぼ同一であるが，指向性トランスデューサを用いたことで直接波のみを
受信できている．
図 3.2に本章の海域試験で用いた音源の指向性を図 3.2に示す．キャリア周波数に対しておよ

そ 20度の-3 dB指向幅を持たせている．受信側には動揺に指向幅約 45度程度の指向性トランス
デューサを用いている．洋上では表面波の影響を受けて受波器が動揺するために受波器の正面方
向が振れてしまうため，受信側の指向幅が広くなっている．送受波器に指向性を持たせることで，
直接波のみの送受信へ伝搬路を人為的に調整できるほかにも，送波における指向性利得による電
力効率の上昇や，受波における海表面や船舶で生じるノイズの低減や指向性利得による電気ノイ
ズの影響の緩和などに有利になり，より高い SNRで信号送受信ができると期待される．

3.2 海域試験
3.2.1 試験概要

国立研究開発法人海洋研究開発機構が所有する有人潜水調査船「しんかい 6500」は深海調査の
ために 1990年代に建造され，今日まで運用されている．建造当初より，しんかい 6500には洋上の
母船へと海中で撮影したビデオ映像のキャプチャ画像をアップリンク通信により伝送する，画像伝
送装置が搭載されていた．この画像伝送装置は，最大水深 6500 mより 8 kHzの帯域幅でQPSK
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図 3.1: 鉛直方向通信における指向性送受波器の効果:(a)指向性受波器を用いた鉛直方向通信の概念図，(b)

指向性送受波器を用いた場合の鉛直方向通信伝搬応答の例．指向性受波器を用いることで海底・海
面の反射波を除くことができ，結果的に直接波が支配的なマルチパス干渉のほとんどない受新信
号を得ることができる．

図 3.2: 本章の実験で用いた送波器の指向性計測結果：20 kHzの信号について送波器の放射面方向を 0°
として指向性を計測した結果．-3 dB指向幅が約 20°程度となっている．
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変調方式 (2 bps/Hz)を用いて，瞬時最大速度で 16 kbpsの通信を行うシステムを採用していた．
しかしながら，近年では装置の老朽化により更新が望まれる状況であった．このために通信装置
の新規開発を行うため 2017年３月に通信試験を実施した．本試験では，海中のしんかい 6500よ
り送信し，洋上の母船「よこすか」の船底に配した測位用のハイドロフォンによって信号を受信
した．通信試験のイメージ図を図 3.3に示す．1400m, 3600mの海域で実施した２回の潜航を行
い，取得したデータに対して通信信号処理の評価を行った．これら２回の潜航時のしんかい 6500

の航跡図を図 3.4に示す．図中の黒点は SSBL(Super Short Base Line)によるしんかい 6500の測
位位置，赤丸は通信信号を発信した位置を示している．１回目の潜航では，主にしんかい 6500が
海底付近を水平移動している際の通信性能を評価し，２回目の潜航では海底付近移動時に加えて，
水深約 2000mにおける潜行・浮上時の通信性能を評価した．

図 3.3: しんかい 6500を用いたアップリンク通信概念図

3.2.2 信号処理構成

送信系では，シングルキャリア伝送方式を用いて，QPSK，16QAM, 32QAM, 64QAM, および
128QAMの多値変調を行った通信信号を用いた．本試験で使用した信号フレーム構成を図 3.5に
示す．通信信号フレームの前後に同期信号として 255シンボルの Zadoff-Chu系列 [93]を用いて
いる．先頭の同期信号に続いて，400シンボルの PN系列を配して，DFEのフィルタ係数推定の
ためのトレーニング信号とした．ペイロードとなる通信信号 8192シンボルをトレーニング信号に
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図 3.4: 試験時のしんかい 6500の測位位置と通信信号の発信ポイント

続けて配した．このようにして構成されたベースバンド信号をキャリア周波数 20kHz, 信号帯域
幅 10kHzでパスバンド変調し，送信電力約 20W，ピーク送波レベル約 195dBで信号を送信した．
受信系では，船底のハイドロフォン 1チャンネルを用いた．受波信号をプリアンプで増幅した
のちに，A/D変換器を通してデジタル信号処理される．図 3.6は，本研究で提案する単一チャン
ネル DFEを用いた基礎的信号処理手法のブロック図である．まず，同期信号レプリカを用いた
相互相関処理によってピーク検出を行い，同期検出を行う．信号フレーム前後の同期検出結果と，
図 2.8の方法を用いて信号フレーム長を比較することで受信信号にかかるドップラシフトによる
信号伸縮長を検出し，ドップラシフト率を計算する．計算したドップラシフト率を用いたレプリ
カ搬送波乗算とリサンプリング処理により，伸縮補正されたベースバンド信号を得る．ベースバ
ンド信号は 2.17式のRLSアルゴリズムを用いたDFEによって等化処理し，復調データを得た．

図 3.5: 試験で用いた通信信号フレーム
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図 3.6: 信号処理ブロック図

3.2.3 実験結果

2回の潜航でそれぞれ 28回，12回の送信を各多値変調信号に対して行った．実験を通しての信
号送信時刻と受信信号の SNR(Input SNR)および信号処理結果Output SNRの関係を図 3.7に示
す．ここでは送受信処理のアナログ信号処理結果を評価するため，QPSKから 128QAMまでの多
値変調信号の区別なくサンプルを表示している．Input SNRはパスバンド受信信号の信号部分と
直後の無信号部分の電圧比から求めた．2回目潜航データにおいて通信距離が遠いにも関わらず 1

回目潜航データよりも Input SNRが上回っているのは，海表面-海底面間を多重反射する残響によ
る影響がノイズ成分として支配的であったために，水深が浅い海域において直接波と残響の伝搬
経路差が小さくなったためと考えられる．Input SNRがOutput SNRに対して大きく下回るデー
タについては，ノイズ電圧を求めた区間において，偶発的にしんかい 6500の測位信号や水中通話
機信号が混入してしまったためである．通信信号部分にも上記の信号干渉がみられたデータにつ
いては，本評価から除外している．両潜航を通して，Input SNRと Output SNRが近しい値を
取っており，用いた受信信号処理法によって受信信号電力をほとんど保存して信号処理利得に出
来ているとわかる．１回目の潜航の 15時前のデータについて Input SNRおよびOutput SNRが
やや低下し，値が分散しているのは用いた送波器の指向幅から母船の位置が離れて、設計カバー
エリア外となってしまったためである．カバーエリア外となった送信を除くと，水平移動を中心
とした 1回目の潜航における信号処理結果は非常に安定しており，30dBを超える Output SNR

を記録しており高次の多値変調信号を用いた通信が期待できることを示している．2回目の潜航
においては，パワーアンプの電源トラブルによって歪みが発生するなどした影響で，Input SNR

がやや分散している．このため一部のデータでOutput SNRの低下がみられるものの，ほとんど
の信号処理結果で 30dB前後の高いOutput SNRを記録した．
図3.8は，受信信号の伸縮から推定したキャリア周波数に対するドップラシフト量と Input/Output

SNRの関係を示している．1回目の潜航では水平移動中の信号送信であったために，運動方向と
伝搬方向の射影成分が小さくなることから最大で 4 Hz程度（移動速度にして約 0.6ノット）の周
波数シフトが生じるに留まった．一方で，2回目の潜航では，上昇/下降時の信号送信を行ったこ
とから，最大でおおよそ 15 Hz程度 (移動速度にして約 2.2ノット)の周波数シフトが生じた．信
号伸縮で検出されたドップラシフト量とOutput SNRには明な相関関係は見られず，用いた受信
信号処理法により送受波器の移動による影響を補償できていると考えられる．
図 3.9は，１、２回目それぞれの潜航におけるOutput SNRの累積分布を各多値変調方式につ
いて表示したものである．１回目の潜航では，変調方式にかかわらず一定のOutput SNRの分布
を示しており，80%以上の割合でOutput SNRが 30dBを超えている．２回目の潜航においては，
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図 3.7: データ受信時刻と Input/Output SNRの関係

32QAM変調信号の処理結果がやや低めで分布しているが，その他の多値変調信号で結果が安定
していることから，各多値変調方式間で結果の分布はよく一致しており，変調方式によるOutput

SNRの差異はほとんどないと考えられる．32QAM信号の結果が全体より下回ったのは、偶発的
に混入したノイズの影響や潜行中に得られたサンプル数が少なかったことに起因していると考え
られる．１回目の潜航よりも遠方での信号送受信を行いつつドップラシフト量が大きくなる鉛直
方向移動を含むデータであるものの，32QAMの結果を除けば 80%以上の割合で約 28dB以上の
Output SNRを達成しており，通信信号処理結果に大きな劣化なく高品質の信号処理ができたこ
とがわかる．

図 3.8: ドップラシフトと Output SNRの関係

これまでに示した結果から，受信信号処理法によって，受信信号にかかるドップラシフトに依
存せず Input SNRと Output SNRはおおむね同程度の水準となっており，また用いた多値変調
方式にかかわらず安定したOutput SNRで通信信号を等化することができることが示された．続
いて，通信路の安定性を調べるために，通信信号の送ビット数に対する誤りビット数の比で表さ
れる BERを評価した．図 3.10は，１、２回目潜航それぞれに対し，入力 SNRと通信信号の硬
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図 3.9: 各変調方式における Output SNRの累積分布

判定結果 BERを，各多値変調方式について示したものである．本試験信号構成において一度に
送る送ビット数の最大値が 8192× 7 bit (128QAM信号) = 57344 bitであることから，受信信号
処理結果において誤りが発生しなかったサンプルついては図中縦軸のBER=10−5にプロットして
いる．両潜航に共通して， 32QAM, 64QAM, 128QAMなどの高次の多値化変調方式を用いた場
合にはビット誤り率が Input SNRに依存して増大している傾向があるものの，すべてのサンプル
についてBERが 1%以下，ほとんどのサンプルについて誤り無しで復調できている．このことか
ら，高次の多値化変調方式を用いた場合でも誤り訂正無しでも通信が成立するほか，畳み込み符
号化や LDPC符号化などによる適当な誤り訂正技術を用いることで偶発的に Input SNRが低下
する場合に対処して安定した通信を達成できると考えられる．
ここまでの評価結果により，通信距離 3.6 kmで 128QAMまでの多値変調方式を用いた通信に

成功したといえる．128QAMを用いた通信信号の最大スループットはシンボルレートと周波数効
率の積から，10kHz × 7bps/Hz = 70kbpsとなる．図 1.5で示した，従来の通信距離-通信速度の
関係に本試験の結果を反映すると，図 3.11のようになり，従来の水中音響通信実証結果から飛躍
的に性能向上を果たしていることがわかる．距離×速度積を用いて本研究の通信速度を評価する
と，3.6km× 70kbps = 252kbps・kmとなり，従来の通信性能限界から 6倍以上の向上が可能であ
ることを実証したことになる．
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図 3.10: 各変調方式における Input SNRに対する BER分布

図 3.11: 本研究における距離×通信速度積パフォーマンス
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3.3 第3章のまとめ
本章では，マルチパス波のほとんど無い水中音響通信路における，単一チャンネル DFEを用

いた受信信号処理手法を提案し，実海域試験データを用いて性能評価を行っンた．深海中のビー
クルから鉛直方向に位置する洋上母船へアップリンク通信を行う通信形態において，指向性送受
波器を利用することで海表面・海底面からの反射波を抑制した信号の送受信を実現した．高速通
信の実現可能性を検討するため，送信信号はQPSンKから 128QAMまでのシングルキャリア伝
送方式変調信号を用いた．受信信号処理においては，信号伸縮比を同期検出しレプリカ搬送波の
修正とベースバンド変換時のリサンプリング間隔によるドップラシフト補正を行ったのち，単一
チャネルのRLSアルゴリズムを用いたDFEによって復調処理を行った．
本章では，マルチパス波がほとんど受信されない新海域鉛直方向移動体通信であることを前提

として，大きく分けて２つの成果が得られたと考える．第一に，提案した受信信号処理手法によっ
て，ドップラーシフトの大小にほとんど依存せず，Input SNRとOutput SNRがおおむね一致す
る復調処理結果が得られた．このことにより，海洋環境下の時変動性が伝搬応答に加わる場合に
おいても，マルチパス波の影響を抑制すれば，提案した単一チャンネル DFEを主とした信号処
理手法によって受信信号の SNRは大きく損耗されることなく信号等化できると考えられる．第 2

に，信号処理結果のOutput SNRおよびBERから，最大 128QAMの多値変調を用いたアップリ
ンク通信が実証された．実験中の最大通信距離と最大通信速度はそれぞれ約 3600 m, 70 kbpsで
あり，通信距離×通信速度の指標でみると 252 km・kbpsとなって，従来の水中音響通信の基準
値 40 km・kbpsから 6倍以上の性能向上を達成した．
以上の通り，深海域の鉛直方向通信路のアップリンク通信においては従来よりも高速な水中音

響通信を行うことが可能であることを示した．本研究の成果を基にして，深海で撮影された画像
データをリアルタイムで洋上へと伝送するアップリンク通信システムが開発され、現在実運用さ
れている [94]．
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第4章 タイムリバーサル法による水平方向
SIMO通信

本章では，単一の送信チャンネルから信号を送信し，多チャンネルの受波アレイで信号受信す
る場合の水平方向通信を扱い，受信信号処理としてタイムリバーサル法と DFEを組み合わせた
PTR-DFE法を用いる．送受波固定通信環境および移動体通信環境を模擬するためにノーマルモー
ド法による水中音響伝搬シミュレーションを用いて伝搬応答のパラメータを変更した通信信号デー
タを生成し，復調結果を評価する．これにより，タイムリバーサル法による信号処理利得と各伝
搬パラメータの関係について議論する．また，タイムリバーサル法を時変動環境に適応させるた
めの方法を提示し，その性能を評価する．

4.1 固定環境におけるタイムリバーサル法
本節では，水平方向に送受波器を配置する水中音響通信ジオメトリのうち，送受波器を固定し

た環境におけるタイムリバーサル法を用いた Single-Input/Multiple-Output (SIMO)通信の性能
分析を行う．ノーマルモード法を用いたシミュレーションにより伝搬応答を計算し，鉛直アレイ
を想定した受信信号データを生成した．シミュレーション条件として，受波チャンネル数・SNR・
および Signal to Interference Ratio (SIR)を変化させたデータセットを生成し，通信信号処理結
果のアナログ出力結果指標であるOutput SNRとの関係をパラメトリックに評価した．

4.1.1 ノーマルモード法

ここでは，シミュレーションに用いたノーマルモード法 [88]について概説する．水深 zsにある
等方指向性をもつ点音源から発された音波が水平成層構造をもつ音響媒質中を伝搬する場合につ
いてのヘルムホルツ方程式について考える：

1
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∂

∂r

(
r
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∂r
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+ ρ(z)

∂
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(
1
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(4.1)

ここで，ρ(z)は媒質の密度，c(z)は媒質の音速であるり，δ()̇はデルタ関数である．．音圧 p(r, z)

を距離 rと深度 zに依存する関数用いて変数分離形に置き換えれば，

p(r, z) =

∞∑
j=1

Ψj(z)Φj(r) (4.2)
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と，p(r, z)の解を深度依存関数Ψj(z)と距離依存関数Φj(r)の重ね合わせで表すことができる．こ
こで，j番目の項について 4.1式に対応する斉次方程式に代入し距離と深度依存項に分けて整理す
ると，
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となる．ここで，上式が常に成立するためにはそれぞれの項が定数となる必要がある．距離方向
の波数を kj とおくと，次の深度方向の固有モード方程式が得られる：
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)
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c2(z)
Ψj(z) = k2jΨj(z) (4.4)

ここで改めて 4.2式を 4.1式に代入して，4.4式の関係を用いて整理すると，
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となる．4.5式を ∫ (·)Ψm(z)
ρ(z) dzで積分すると， ∫ Ψ2

m
ρ(z)dz = 1で深度方向の関数が正規化されてい

ると仮定すれば固有モード関数の直交性により，
1
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Φm(r) = −δ(r)Ψm(z)

2πrρ(zs)
(4.6)

となる．上式のベッセル型微分方程式の解はハンケル関数を用いて，

Φm(r) =
i

4ρ(zs)
Ψm(zs)H

1
0 (kmr) (4.7)

で得られ，ここでは r → +∞方向の伝搬を考えて第一種ハンケル関数のみを用いた解としてい
る．4.7式を 4.2式に代入して整理して kmrが十分に大きいとき，

p(r, z) ≃ eiπ/4√
8πρ(zs)

Nm∑
m=1

Ψm(z)Ψm(zs)
eikmr

√
kmr

(4.8)

として漸近的に解を得ることができる．音速構造や波長に応じたカットオフが生じるため，4.8式
において加算するモード次数をNmまでとしており，実用的には有限数のモードを計算すればよ
い．深度方向の固有モード関数Ψm(z)および距離方向の波数 kmは，4.4式が c(z)と ρ(z)の深度
依存項を含むため，適当な境界条件のもとに離散的な数値計算法を用いて求めることになる．本
研究では，ノーマルモードプログラムKRAKEN [95,96]を用いて計算を実施した．

4.1.2 シミュレーション条件

本節では，水平方向水中音響通信路を模擬するために計算したノーマルモード法によるシミュ
レーション条件について述べる．図 4.1に，ノーマルモード法の伝搬応答計算に用いた音速構造
モデルを示す．水深 20mで平坦な音速 1500 m/sの均質な海水層と音速 2000 m/sの海底を設定
し，海底下は半無限媒質とした．点音源を水深 10mに固定し，音源から水平距離 200mの位置に，
水深 0.1mから 19.9の幅で最大 199chの受波アレイを設置した．図 4.2は，シミュレーションに
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図 4.1: シミュレーションで用いた音速構造モデル

用いた通信信号フレーム図である．まず，信号長 0.1秒のチャープ信号を送信し送受波器間の伝
搬応答を計測する．続いて，チャープ信号と通信信号の干渉を防ぐために 0.1秒のガードタイム
を挟んで，同期信号として Zadoff-Chu系列，および PN符号を BPSK変調したトレーニング系
列と通信データブロックからなるシングルキャリア変調信号を送信した．同期符号長は 63シンボ
ル，トレーニング系列の長さは 200シンボル，データブロックの長さは 1900シンボルとした．通
信信号のキャリア周波数およびシンボルレートはそれぞれ 20 kHz, 8 kHzとした．通信信号の波
形整形フィルタとしてレイズドルートコサインフィルタを用い，ロールオフ率は 0.5とした．伝

図 4.2: シミュレーションに用いた通信信号フレーム

搬応答は 0.1 m から 19.9 mの範囲において 10cm間隔で，14 kHzから 26 kHzの範囲について計
算した．図 4.3に計算した伝搬応答の時間-空間振幅分布を示す．海底-海面間を他樹反射しながら
10 ms以上の遅延をもって伝搬する多重マルチパス構造となっていることがわかる．
さて，本検討において受信信号のうち直接波を SNRと SIRの入力信号として取り扱うことす
る．このため，受波応答を直接波と干渉成分のマルチパス波へと分解する必要がある．ここで，図
4.1で示した通り用いた音速モデルが均質媒質構造であるので，直接波が低次の伝搬モードで伝
搬することを利用して直接波を含む低次モードとマルチパス波を含む高次モードの伝搬応答に分
解して伝搬応答を計算した．図 4.4に，ある受波チャンネルにおける直接波のみ、後続のマルチ
パス波のみ，およびすべての到来波を含む場合の受信信号計算結果を示す．完全ではないものの，
目視で判別するうえでは良好に直接波とマルチパス波を分離できていることがわかる．以上のよ
うにして波面分解した信号を次のようにして受信信号として再構成する：

X = XD + αXM + σN

ここで，X は受信信号，XDおよびXM はそれぞれ，直接波および後続のマルチパス波のみの
受信信号,σN は白色雑音である．αは干渉波として取り扱う後続のマルチパス波の強度を変える
ための定数で 0から 4の間で変化させた．
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図 4.3: 水平距離 200 mにおける伝搬応答計算結果

図 4.4: 伝搬モードに基づいた波面分解結果
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また，本検討において受波アレイチャンネル数変化による通信性能変化を検討するために，図
4.5のようにしてチャンネル数を変化させてデータセットを作成した．ここでは水深 0.1, 19.9 m

の受波器は受波チャンネル数に関わらず含むように，すなわちアレイの開口長はすべてのデータ
で一定となるようにして，用いる受信点を間引くことで受波器間隔と受波チャンネル数を調整し
てアレイを構成した．受波チャンネル数は 6-199の間で変化させた．
以上のようにして生成したデータセットに対して，タイムリバーサル法による通信信号処理を

適用した．最後に，本検討における SNR, SIRは次のように定義する：

SNR = 20log10 (rms[XD]/rms[σN ]) (4.9)

SIR = 20log10 (rms[XD]/rms[αXM ]) (4.10)

ここで，rms[ ]はRMS振幅値の計算を意味する．用いた伝搬モデルにおける元々の SIR値，す
なわち αを 1とした場合は約-9 dBである．

図 4.5: 受波アレイチャンネル数変更方法のイメージ図

4.1.3 復調結果

前節で示した通りにシミュレーションデータを様々な SNR, SIR, 受波素子数の組み合わせに
ついて生成し，PTR-DFEによる信号処理を実施した結果のOutput SNRを評価した．図 4.6に
SIRとOutput SNR, 図 4.7に SNRとOutput SNRの関係を示す．図 4.6(a)-(c)は，SNR = 20,

6, 0 dBのときの SIRと Output SNRの関係を受波チャンネル数毎にグラフ表示している．図
4.7(a)-(c)は SIR=∞，5, -15 dBの場合の SNR-Output SNR関係を受波チャンネル毎に表示して
いる．結果から認められるいくつかの傾向を以下に述べる．
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まず，図 4.6(b)-(c)の低 SNRとしたデータでは，SIRが低下するにしたがってOutput SNRが
単調に上昇する傾向がみられる．このことから，後続のマルチパス波の電力を信号処理結果に活か
していることが理解できる．このときのOutput SNR上昇幅は，受波チャンネル数が多く，SNR

が低いほど大きくなる傾向である．一方で，SNR=20 dBの結果では受波チャンネル数 100, 41の
間を分水嶺として，SIRの低下に伴ってOutput SNRが横這い，あるいは単調に減少する傾向に
分かれている．受波素子が少ない場合に，背景雑音の影響が小さいデータでは残留 ISIの影響が
支配的となると考えられ，マルチパス波の電力を必ずしも活用できるわけではないと理解できる．
続いて，SIR低下および SNR上昇によってOutput SNR値は一定値に収束する傾向がみられ
る．図 4.6の SIRが最も低いデータ点では，同じ受波チャンネル数に着目すると (a)-(c)の間でほ
とんどOutput SNRに差が無いことがわかる．続いて，4.7(b),(c)では SNRの上昇に伴って受波
チャンネル数に応じて特定のOutput SNR値に収束している傾向がみられる．SIRと SNRがとも
に上昇するにつれて受波チャンネル数間の差が小さくなる傾向であり，図 4.7(a)については，マ
ルチパス波の影響が無いためすべての受波チャンネル数についてOutput SNR ≒ 40dBの点に収
束している．
ここまで確認した通り，低 SNR時にはマルチパス波の電力を利用してOutput SNRは向上す

る一方で，高 SNR時にはマルチパス波の電力利用可否は受波チャンネル数に依存している．受波
チャンネル数によるOutput SNRの挙動を改めて調べるために，図 4.8(a)-(c)にそれぞれ SNR =

20, 6, 0 dBとした場合の受波チャンネル数とOutput SNRの関係を，SIR毎に示す．図 4.8(a)で
は，SIR毎の受波チャンネル数変化に対するOutput SNR変動の勾配が大きく異なる．特に，受
波チャンネル数 100以下では SIR最大の時にOutput SNRが最大値をとっているのに対して，受
波チャンネル数 199とした場合では SIR最小の時にOutput SNRの最大値をっているなど， 異
なる SIR間のOutput SNR関係が受波チャンネル数 100前後を境に入れ替わっていることがわか
る．一方で，低 SNRの図 4.8(b)-(c)では、図 xでみたように低 SIRのデータで高 Output SNR

となっている．また，受波チャンネル数の増加に伴うOutput SNRの上昇関係は，おおむね受波
チャンネル数の平方根となっているように見える．PTR法による残留 ISIは時間反転処理後の受
波チャンネル加算によって抑制されている．ガウスノイズ下における受波チャンネル加算による
アレイゲインGaは：

Ga = 10log10Nr (4.11)

で得られる．背景雑音として加えた、受波チャンネル間で無相関な AWGNが支配的な場合には
アレイ加算によって雑音の影響が低減し，Output SNRが式 4.11に従って変動することは妥当と
考えられる．
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(a) SNR = 20 dB (b) SNR = 6 dB

(c) SNR = 0 dB

図 4.6: SIRと Output SNRの関係：直接波に対する SNRを (a) 20dB, (b) 6 dB， (c) 0 dBとなるよう
にノイズを加算したデータを用いた．

51



(a) SIR = ∞ dB (b) SIR = 5dB (c) SIR = −15 dB

図 4.7: 直接波に対する SNRとOutput SNRの関係：SIR=(a)∞ dB, (b) 5 dB, (c) -15 dB，としたマル
チパス条件を用いた．

(a) SNR = 20 dB (b) SNR = 6 dB (c) SNR = 0 dB

図 4.8: 受波チャンネル数と Output SNRの関係：直接波に対する SNRを (a)20 dB, (b)6 dB, (c) 0 dB

となるようにノイズを加算したデータを用いた
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4.1.4 PTRの利得とパフォーマンス限界

以上で確認された特徴を大きく分けて 2点にまとめると：

　 (i)　 AWGNの影響が支配的になる場合に，PTR法によってマルチパス波電力を有効活用
できる．特に，受波チャンネル数に応じたアレイゲインを得る．

　 (ii)　 AWGNの影響が小さい場合には，マルチパス波電力の利用は制限される．受波チャン
ネル数によってはOutput SNRが低下する．マルチパス強度が一定の場合には，SNR

の上昇に伴うOutput SNRの上昇は頭打ちとなって一定値に収束する．

傾向 (i)は，理想的な利得に関係した傾向と考えられる．2.20式および 2.21式の関係を考慮する
と，q-functionが δ関数に近づくとき，PTR法の利得はマルチパス波も含めた全受信信号電力の
総和から得られることとなる．総受信信号電力対ノイズ電力比に式 4.11のアレイゲインを加味し
たものを PTR法の有効 SNRとして取り扱うとすると：

ESNR = 20 log 10

(
rms[XD] + rms[αXM ]

rms[σN ]

)
+Ga (4.12)

ここで変数は 4.9, 4.10式に従って表記した．図 4.9は，α=0.2, 1, 2（SIR = 5, -9, -15 dB）とし
た場合について有効 SNR(ESNR)とOutput SNRの関係を受波チャンネル数毎に表示したもので
ある．図中の鎖線はESNR = Output SNRを表している．受波チャンネル数とαの値に依存して
Output SNRの収束値が異なるものの，ESNRとOutput SNRの変化の過程はよく似た傾向を示
している．ESNRが相対的に低い値を取る領域においては，Output SNRがESNRとおおむね一
致して変化しており，これは“ガウシアンノイズが支配的な場合にマルチパス波電力を有効利用
できる”と理解でき，定性的に考えられる理想的な PTR法の特徴をよく示している．
傾向 (ii)は PTR法の ISI抑制性能が，送受信環境に依存して制限されるために生じていると考
えられる．図 4.9の Output SNR収束値に着目すると，α=1の場合について受波チャンネル数
100, 11の結果で約 35.4, 18.2 dBと差分は 17.2 dBとなっており，アレイゲイン値の約 20dBと
異なっていることがわかる．したがって受波チャンネル間でコヒーレントなノイズ源による影響
が考えられ，本検討では AWGN以外の干渉源としてマルチパス波による ISIのみが考慮されて
いることから，これは明らかにPTR法による処理後の残留 ISIによる等化結果の劣化であるとい
える．
通信信号処理以外の研究，特にタイムリバーサル法のイメージング応用では，時間反転処理結

果に対して，マルチパス波の残留干渉成分がコヒーレントノイズとして影響することが研究され
ている [97]．特に，受波アレイの素子間隔が有意信号の半波長に対して十分に密ではない場合に
生じる空間エイリアシングによって，逆伝搬処理結果によるイメージの解像度が低下することが
知られている．通信信号処理の分野ではほとんど言及されている問題ではないものの，タイムリ
バーサル法による収束そのものを議論する場合には同一の問題が生じると考えられる．本検討で
用いたような鉛直配置の受波アレイ構造に対して入射する平面波が空間エイリアシングするかど
うかは，受波素子間隔 ，信号波長 ，および平面波の入射角によって定まる [98]：

θa = Re

[
sin−1

(
λ(f)

2d

)]
(4.13)
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(a) α = 0.2 (b) α = 0.5

(c) α = 1 (d) α = 2

図 4.9: PTR-DFE 処理結果における有効 SNR と Output SNR の関係：マルチパス強度の係数を
(a)α = 0.2,(b)α = 1,(c)α = 1,(d)α = 2,とした．

54



ここで，θa は線形アレイに直交する方向を 0°とした際の空間エイリアシングが生じない最大の
入射角である．
直線アレイで多重マルチパス環境を分析するために，周波数領域の多チャンネル受信伝搬応答

マトリクスに対して線形ラドン変換 [99]を適用し，遅延時間-入射角度領域に変換した結果を図
4.10に示す．図 4.10(b)中の直線，点線，鎖線はそれぞれ受波素子間隔 d=10, 20, 50 cm（チャン
ネル数 199, 100, 41Ch.）としたの時のを示している．受信時刻 0.14秒，入射角約 17°以上の位置
で到来波のピークではない像が生じているが，これは計算した伝搬応答の最大周波数が 26kHzの
空間エイリアシング制限入射角が約 16.8°となるために生じた偽像である．受波素子間隔が 50cm

以上の場合には，キャリア周波数の 20kHzにおいて直接波のみが空間エイリアシングを生じない
角度で受波アレイに入射していることがわかる．受波素子間隔 10cmの場合にのみ，キャリア周
波数に対してはすべての到来波に対して空間エイリアシングが生じないように信号が記録される．
前述の通り，ロールオフ率 0.5とした場合の最大周波数 26kHzにおいては 16.8°以上の入射角に
対してエイリアシングが生じるため，厳密には受信時刻約 0.143秒の到来波は帯域の一部でエイ
リアシングが生じることになるが，他の到来波に対して信号パワーが-30dB程度小さいため，チャ
ンネル数 199Ch.とした場合には高 SNRに至るまでその影響が生じなかったと考えられる．

図 4.10: 伝搬応答の入射角-到達時刻に対するパワー分布

図 4.11は，遅延振幅値調整ファクタを α = 1として，ルートレイズドコサイン特性のパルスを
受波チャンネル数 199, 100, 41 Ch.，および単一チャンネルのみで PTR処理した結果 q-function

および理想波形についての時間遅延-電力プロファイルを示している．単一チャンネルでの PTR

結果ではマルチパスの到達する遅延時間で明らかに電力振幅が大きくなっている．一方で 199Ch.

の結果については，マルチパス波が到達する遅延時刻においても電力振幅が大きく抑制されてお
り，理想的な収束波形によく一致していることがわかる．その他の受波チャンネル数の結果につ
いても，遅延時刻 0sの収束点周りでは理想波形とおおよそ一致していることから，マルチパス
波の時間遅延をキャンセルして重ね合わせる効果は受波チャンネル数に依存していないと考えら
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れる．受波チャンネル数が減少した場合にはマルチパス波の電力ピークは抑制できている一方で，
残留干渉成分の電力フロアが上昇している．通信信号処理においてはこの残留干渉成分と通信シ
ンボルの畳み込みによって残留 ISIが生じると考えられる．連続送信される通信シンボル間の関
係・DFEの干渉除去性能や適応アルゴリズムの収束性の影響を受けるために残留 ISIのOutput

SNRへの影響を直接的に算出することは困難であるが，このようにして生じる残留 ISIの寄与が
AWGNの影響に対して上回るときESNRよりOutput SNRが低くなる傾向になると考えられる．
以上のようにして，アレイの開口幅を一定とした場合に，受波素子間隔がマルチパス波の入射角
に対して疎になると空間エイリアシングによって PTRの収束性能が低下し，結果として残留 ISI

を生じることで，背景雑音レベルが小さい場合には通信信号処理の限界値を与えることになる．
この結果を逆にとらえれば，受波素子間隔が不十分な場合でもその影響は一定に抑え込むことが
できると考えられ，所望の利得に応じた受波素子配置が重要であるといえる．

図 4.11: 受波チャンネル数を変えた場合の q-functionの変化
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4.2 移動体環境におけるタイムリバーサル法
前節では，固定送受信環境における PTR-DFE法の処理利得を評価した．マルチパス波構造と

受波環境に依存して処理利得の上限値は存在するものの，背景雑音が支配的な環境においては多
重マルチパス環境においても後段の等化器では PTRによりマルチパスの電力を活用して SNRを
改善しつつシングルパス信号を処理する問題に帰結できることが確認できた．第２章で述べた通
り，水中音響通信伝搬路は２重選択性環境となることが知られ，実際の海洋環境での通信性能評
価を実施するためにはドップラシフトを考慮した場合の信号処理性能を評価する必要がある．本
節では，相反性が成立しないドップラシフトが生じる多重マルチパス移動体通信環境において，
PTR-DFE法を適用し性能分析を行う．また，シングルキャリア伝送方式を用いたアレイ受信記
録に対する従来手法であるマルチチャンネルDFE(MDFE)を用いた場合の等化結果と比較した．

4.2.1 ノーマルモード法による移動体通信シミュレーション

移動体通信環境における手法の評価を行うため，ノーマルモード法を用いて水平方向水中音響
移動体伝搬シミュレーションを実施した．図 4.12は，ノーマルモード法伝搬シミュレーション
で用いる座標軸と変数の関係を示している．円筒座標系 (r, z)において送受信の座標をそれぞれ
(rs, zs),(rr, zr) とし，音源が速度 vsで水平移動する場合を考える．kmはm番目の伝搬モードに
おける波数ベクトルを表している．

図 4.12: ノーマルモード法による移動体シミュレーション変数設定

水平成層構造媒質中を移動する音源から，角周波数 ωの送信信号スペクトル S(ω)について着
目したとき，受信スペクトル p(ω)は次のようなノーマルモード解によって得られる [100]：

p(ω) =
eiπ/4√
8πρ(zs)

Nm∑
m=1

S(Ωm)Ψm(zr)Ψm(zs)
eikmω|rr−rs|√
kmω |rr − rs|

(4.14)

ここで，Ωm は音源移動によって送信信号に生じるドップラシフトした角周波数であり，次のよ
うに計算できる：

Ωm = ω − kmvs

ここで送信位置での音速を cとおくと，音源から仰角 cos−1 (kmc/ω) 方向に伝搬する固有モード
について，送信信号はドップラシフト後の周波数で媒質中を伝搬すると解釈できる．
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ここでは，浅海域の水平方向水中音響通信伝搬路環境において水平移動する音源から信号送信
し，水中に固定した受波アレイで信号受信する環境を想定したシミュレーションを実施した．本
検討で用いた音速モデルを図 4.13に示す．水中の音速モデルは初夏の東京湾内における水温/塩
分濃度データから音速の経験式 [42]を用いて計算した．海底はシルト質の堆積層を想定しており，
深度 20mから 30mにわたって音速が 1510 m/sから 1580 m/sに直線的に変化する音速構造とし
た．水深 30m以下の層は音速 1580 m/sの半無限媒質を仮定している．音源は (rs, zs) = (0, 14.5)

(m)に設置し，水平方向に一定の速度で移動させた．移動速度による影響を評価するために，0

m/sから 5 m/sの範囲で移動速度を変化させたデータを生成した．送信信号には，前節で用いた
ものと同じ信号を使用した．

図 4.13: 移動体通信シミュレーションの音速構造モデル

受信には，海底-海表面間を密に受波素子を配置することが理想的であるが，本検討では現実的
な受信環境を模擬するために素子数 16チャンネル素子間隔 15cmの受波アレイを用いた．受波ア
レイの開口幅は 2.25mである．水中の音速構造による結果のばらつきを評価するために，受波ア
レイ中心を深度 9 mから 16 mまで変化させた．通信距離による影響を確認するため，送受波間
の水平距離を 400, 800 mとして検討を行った．図 4.14は，距離 400, 800mとした場合の伝搬応
答のパワーの受信時刻-受信深度分布を示している．音速プロファイルの影響を受けて直接波に近
い伝搬モードの波面が海底方向へ屈折するため，深い位置での受信パワーが大きくなっているこ
とがわかる．海底-海表面を多重反射する伝搬路については，音速プロファイルの影響をあまり受
けずに深度方向に一様に分布しており，距離の進展に伴って遅延広がりが大きくなっている．ま
た，通信距離 400 m, 音源移動速度 5 m/sにおける水深 14.5 m受波点での伝搬応答の変化を図
4.15に示す．水平方向の移動により 1秒間で約 3ミリ秒の遅延時間変化がみられる．時間領域の
伝搬応答では確認することが難しいが，パワースペクトルからは時間経過に伴った干渉パターン
の変化が確認できる．これは音源の移動によって生じる伝搬遅延時間の変化が，異なる伝搬角を
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持つマルチパス波間でわずかに異なるためにみられる現象である．

図 4.14: 送受信距離を変えたときの伝搬応答の変化:送受信距離を (a)400 m, (b)800 m，とした場合の深
度-遅延時間に対する伝搬応答のパワー分布を示している．

4.2.2 結果と従来手法との比較

図 4.16は受波アレイ中心の水深を 14.5 mとした場合の，横軸に 4.12式の有効 SNR(ESNR)

をとって PTR-DFEによる復調処理結果のOutput SNRを示したものである．凡例が示す通り，
表示サンプルの色の濃-淡は，音源の移動速度 vsを 0 - 5 m/sと変化させた場合の結果を示して
いる．図中の黒破線は ESNR = Output SNRとなる，PTR-DFE利得の理論限界である．通信
距離によらず音源の移動が無い vs = 0m/sの場合には，前節での検討結果と同様に，ESNR =

Output SNRの理論限界とほぼ一致するようにして ENSRと正比例してOutput SNRが推移し，
高ESNRになるにつれてOutput SNRの上昇幅が小さくなり，一定の値に収束する傾向がみられ
る．音源の移動が無い場合には，この理論限界線からのOutput SNRの下げ幅が残留 ISIによる
干渉の影響であると考えられる．音源の移動速度が上昇するにつれて，ESNRが低い領域におい
ても理論限界線からOutput SNRが徐々に下回る傾向がみられる．特に，vs = 5 m/sとした場合
は，PTR-DFEによってエラーフリーで復調処理を行うことはできなかった．
図 4.17は，図 4.16と同じデータに対してMDFEによる復調処理を行った結果である．ESNR

と Output SNRは正比例の関係にあって，ESNRの上昇に伴って音源移動速度に応じた一定の
Output SNRに収束する傾向は一致している．PTR-DFEと比較すると，ENSRとOutput SNR

の関係でみられるマルチパス電力の有効利用率の関係が異なっており，音源の移動が無い場合に
おいてもOutput SNRがESNRから常に下回って推移することがわかる．一方で，音源が高速に
移動する場合においてはPTR-DFEよりも安定した復調処理ができており，vs = 5 m/s とした場
合においても通信信号のエラーフリーで復調が可能であった．
さらに両手法の違いを分析するために，受波アレイ位置を変えたデータ間でのOutput SNRの
平均値を計算した結果をESNR-音源移動速度に対する分布図として図 4.18に示す．PTR-DFEに
おいてはOutput SNRの分布が通信距離の延長によってほとんど変化していない一方で，MDFE
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図 4.15: 移動体通信シミュレーションにおける時変動伝搬応答:水深 14.5 mの受波点における音源移動速度
5 m/s時の伝搬応答の時間変動を (a)受信時刻-遅延時間に対して電力分布表示したもの，(b)(a)

の信号帯域幅におけるパワースペクトルの受信時刻変化，(c)(b)中の赤枠線内を拡大した図
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(a) rr=400 m (b) rr=800 m

図 4.16: 移動体通信シミュレーションデータに対する PTR-DFE処理結果における有効 SNRと Output

SNRの関係．受波アレイ中心を 14.5mとした場合のデータを用いて，(a)400m，および (b)800m

について，カラーバーで示す通り音源の移動速度を変化させた場合についてプロットした．

(a) rr=400 m (b) rr=800 m

図 4.17: 移動体通信シミュレーションデータに対するMDFE処理結果における有効 SNRとOutput SNR

の関係．受波アレイ中心を 14.5mとした場合のデータを用いて，(a)400m，および (b)800mにつ
いて，カラーバーで示す通り音源の移動速度を変化させた場合についてプロットした．
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の結果では通信距離延長によって特に高 ESNR領域において Output SNRが低下する傾向が認
められる．これは，MDFEのフィルタタップ長を固定しているために復調においてカバーできる
マルチパス波の遅延時間幅が限定され，距離進展に伴って遅延広がりを増すためにMDFEのフィ
ルタ長でカバーできないマルチパス波がノイズとして作用してしまっているためと考えられる．
ESNR値が低い領域での Output SNRを比較すると，PTR-DFEのほうがより低 ESNR環境で
の復調を可能としており，これは前述のマルチパス波電力の電力の有効活用による利得の差によ
るものと考えられる．また，PTR-DFEにおいては音源の移動速度が 5m/sまで上昇すると復調
処理が破綻するなど，一定の速度を超えると急激に復調性能が低下している一方で，MDFEにお
いては音源の移動速度が上昇した場合においても破綻することなく通信信号の復調処理が可能で
あるとわかる．
同様に，図 4.19に PTR-DFEおよびMDFEの受波アレイ位置を変えたデータ間での Output

SNRの標準偏差分布を示す．両手法の結果に共通して，ESNRがおおよそ 20dB以下の領域では
処理結果のOutput SNRのばらつきは小さくなっていることがわかる．また，特にPTR-DFEに
ついて，低 ESNR時の音源移動速度が上昇した場合のばらつきは通信距離が伸びたほうが小さく
なっている傾向がみられる．高速に音源が移動する場合を除けば，PTR-DFEはMDFEと比較し
てOutput SNRの受信深度によるばらつきが小さく，特にESNRが比較的高い領域まで安定して
いることがわかる．
以上で比較したように，MDFEによる復調処理は音源の移動に対して頑健であるものの，PTR-

DFEのほうが受波アレイ配置によらずに安定した復調処理結果を得る傾向であった．特に，PTR-

DFEは音源移動速度が小さい場合にほとんどのマルチパス波の電力を活用できており，より低
SNR下での通信信号復調が可能であった．高速に移動する音源に対しての復調性能の差は，PTR-

DFEが事前に計測した伝搬応答を用いてアレイ信号処理するのに対して，MDFEでは逐次的に
伝搬応答を推定してアレイ信号処理に用いていることによって生じていると考えられる．

4.2.3 音源移動とPTR法の収束性

前節までの検討結果により，水平方向水中音響伝搬路において音源移動がある場合においても
PTR-DFEによって通信信号の復調が可能であることが示された．一方で，音源の移動速度が一
定以上の場合に通信が破綻してしまう傾向も確認できた．マルチパス波環境において音源移動な
どによる伝搬応答の高速な時間変動が生じる場合には相反性が大きく崩れることから，PTR法が
成立しないことは定性的に正しい．ここでは，PTR処理後の収束波形が音源移動によってどのよ
うに変化するかを調べるために q-functionの時間変化を検討する．
ある基準時刻 t = 0で推定した伝搬応答に対して，遅延時間 τ で受信された信号の伝搬応答と
の間の cross q-function Q(t, τ)を次のように定義する：

Q(t, τ) =

M∑
i=1

hi(t, 0)⊗ hi(t, τ) (4.15)

図 4.20は距離 400m，音源移動速度を 0, 3 m/s，受波アレイ中心深度を 15 mとした場合の伝搬
応答に対して計算した PTR-DFEのフィードフォワードフィルタのタップ係数の絶対値と cross
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(a) PTR-DFE, rr=400 m (b) PTR-DFE, rr=800 m

(c) MDFE, rr=400 m (d) MDFE, rr=800 m

図 4.18: ESNR-音源移動速度に対する，PTR-DFEおよびMDFEの復調結果Output SNRの受波アレイ
深度平均値分布：距離 (a)400 m, (b)800 m，における PTR-DFEの結果，および，距離 (c)400

m, (d)800 m,　におけるMDFEの結果．コンタ線は 5 dB毎に表示している．
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(a) PTR-DFE, rr=400 m (b) PTR-DFE, rr=800 m

(c) MDFE, rr=400 m (d) MDFE, rr=800 m

図 4.19: ESNR-音源移動速度に対する，PTR-DFEおよびMDFEの復調結果Output SNRの受波アレイ
深度標準偏差分布：距離 (a)400 m, (b)800 m，における PTR-DFEの結果，および，距離 (c)400

m, (d)800 m,　におけるMDFEの結果．コンタ線は 5 dB毎に表示している．
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q-functionである．PTR-DFEの通信信号処理には，ESNR=20dBの場合のものを用いた．音源
移動速度を 0 m/sとした場合の q-functionおよびフィードフォワードフィルタのタップ係数には
ほとんど時間変化が生じていない．一方で，音源移動速度を 3 m/sとした場合には，図中の矢印
に示したようにフィードフォワードフィルタのタップ係数の振幅値および q-function中の残留 ISI

が遅延時間の発展とともに生じていることがわかる．また，q-functionのメインローブ振幅が徐々
に低下していることがわかる．これは，音源の移動によって基準時刻で推定した伝搬応答と遅延
受信した信号の伝搬応答の不一致により，タイムリバーサル法による時空間収束位置から徐々に
ずれが生じることで，マルチパス電力が時間方向に分散してしまうため [100,101]と考えられる．
通信信号処理においては，この時間方向の電力分散現象が時変動残留 ISIとして作用すると考え
られる．PTR処理後に生じた時変動残留 ISIは，図 4.20(b),(d)で示されているように，DFEの
フィードフォワードフィルタ（および、因果的な信号部分についてはフィードバックフィルタの
影響も含んだ形）のタップが影響を抑制するように逐次的に更新されることで対処されていると
考えられる．
以上の結果をもとに，大きく分けて２つの要因で時変動残留 ISIによって PTR-DFEの等化性

能が影響されると考えられる．１つ目は，伝搬応答が時変動することによって PTRによる信号
収束効果が低下し，マルチパス電力がメインローブから分散することで，ESNRで表される理想
的な利得を得ることができなくなる点である．２つ目は，通信信号処理の成否が DFEによる時
変動残留 ISIの抑制可否に依存してしまう点である．すなわち，水平方向移動体通信のように急
速に伝搬応答が変化する環境においては，メインローブから離れた時間位置で発達する時変動残
留 ISIを抑制するために，DFEのフィルタ長を確保する必要があると考えられる．DFEのフィル
タ長をマルチパス波を十分カバーするように長くすることである程度解決しうる問題にも思われ
るが，フィルタ長の延長は適応アルゴリズムの収束特性や計算処理量の増加に直結することを念
頭に置く必要がある．

4.3 チャネルトラッキングに基づくタイムリバーサル法
前節では，水平方向水中音響移動体通信環境においてもタイムリバーサル法によって，多重マ

ルチパス波の影響を抑制しつつ，マルチパス電力を活用することで SNRを改善することができる
ことが示された．一方で，音源移動速度が上昇することで，マルチパス電力の利用効率の低下し，
一定の音源移動速度を超えると復調処理の破綻する問題が確認できた．この問題は，ある時刻に
おいて推定した PTR処理に用いる伝搬応答と，処理対象の通信信号にかかる伝搬応答が不一致
することによって生じる．本節では，この問題に対して適応アルゴリズムを用いて逐次推定した
伝搬応答を PTR処理に適用する手法を提案し，時変動マルチパス環境における PTR-DFEの復
調性能劣化を改善できることを示す．

4.3.1 チャネルトラッキング型タイムリバーサル法

移動体通信のように急速に伝搬応答が変化する環境においては，プローブ信号によって事前推
定した伝搬応答と通信信号にかかる伝搬応答の不一致のために，PTR法の収束性能が劣化する問
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図 4.20: 移動体通信データ処理における (a),(b)DFEのフィルタタップの時間変化と (c),(d)q-functionの時
間変化：音源移動速度が (a),(c)無い場合と (b),(d)3 m/sとした場合について示している．(b),(d)

の矢印位置にそれぞれ，フィルタ振幅およびサイドローブ振幅の増加がみられる．
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題があった．そこで，シンボル単位で伝搬応答を逐次推定（チャネルトラッキング）してPTR法
の信号処理に用いる方法を考える．受波アレイの構成要素のうち i番目の受波素子における k番
目の受信シンボル ri(k)を次のように与える：

ri(k) =
∑
l

ηi(k − l)d(l) + w(k)

= ηHi (k)d(k) + w(k)
(4.16)

ここで，lはシンボル単位の伝搬遅延， ηは伝搬応答， d(l)は送信シンボル， w(k)はノイズ
項である．時変動する伝搬応答関数を推定することを考えて，4.16式の伝搬応答を伝搬応答の推
定値 η̂i に置き換えると，受信シンボルの予測値 r̂i(k)は：

r̂i(k) = η̂Hi (k)d(k) (4.17)

となって，このときの誤差関数は E(k) = ri(k) − r̂i(k)で与えられる．この誤差関数の最小化問
題を，LMSアルゴリズムを用いて解くと以下のようにして伝搬応答が時間発展的に更新される：

η̂i(k + 1) = η̂i(k) + µEH(k)d(k) (4.18)

ここで， µは更新ステップサイズパラメータである．
本節で提案するチャネルトラッキング型の PTR法（以下，CT-PTR法とよぶ）は，2.21式に
おける推定伝搬応答との相互相関処理を，ベースバンドシンボル領域におけるチャネルトラッキ
ング結果とのマッチドフィルタ処理に置き換えて実現する：

x(k) =
∑
i

∑
l

η̂Hl (l)ri(k + l)

= qH(k)d(k) + w∆(k)
(4.19)

ここで， q(k)はCT-PTR処理結果後のシンボル x(k)に対する有効伝搬応答あるいはベースバン
ド領域 q-functionのベクトル表現，w∆(k)は CT-PTR後のノイズ項である．
CT-PTRは通常の事前推定型 PTRと同様に，シングルチャンネル DFEの前段処理として用
いる（CT-PTR-DFE）．本研究で用いた CT-PTR-DFEの信号処理ブロック図を図 4.21に示す．
図中の各受信チャネル入力である受信シンボルデータは，信号伸縮検出によって直線的なドップ
ラシフトの影響を補償するようにサンプリングしたものを用いている．また，CT-PTR-DFEの
後段処理として描かれたDFE処理ブロックは，これまでの検討で用いたものと同様のRLSアル
ゴリズムに基づくシングルチャンネル DFEである．伝搬応答の更新に用いる送信シンボルデー
タは，DFE係数推定のための既知系列（トレーニングシンボル）とDFEによる判定後のシンボ
ルを切り替えて利用した．

4.3.2 移動体環境シミュレーションデータへの適用

ここでは 4.2節で用いたシミュレーションモデルに対してCT-PTR法を適用し，音源の移動に
伴う信号処理性能の変化を PTR法と比較検討する．図 4.22は背景雑音として AWGNを加えな
いデータを用いて，音源の移動速度とOutput SNRの関係についてPTR-DFEとCT-PTR-DFE
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図 4.21: CT-PTR-DFE法のブロックダイアグラム

の復調結果を比較したものである．音源の移動速度が小さい場合には，PTR-DFEの結果がCT-

PTR-DFEの結果を上回る傾向で，音源移動速度が 0 m/sの場合に差が最大の約 5 dBとなってい
る．音源移動速度 1 m/sを境に，両手法のOutput SNR関係は反転し，PTR-DFEでは音源移動
速度が上昇するにつれてOutput SNRが大きく低下するのに対して，CT-PTR-DFEではOutput

SNRがほとんど低下しないことが確認できる．図 4.23は，音源移動速度 0, 0.5, 5 m/sとした場
合の逐次伝搬応答推定誤差の受波チャンネル平均値を示している．AWGN無しの音源が移動しな
い場合において推定誤差が小さく，音源移動速度が速くなるにつれて誤差が大きくなっているこ
とがわかる．図 4.22を参照すると，推定誤差に対してOutput SNRが大きくなっている．雑音を
加えていないデータであるので，4.19式の誤差項は伝搬応答推定誤差と送信データシンボルの相
関値となる．送信データシンボルには PN系列を用いているので，LMSアルゴリズム収束後の誤
差項のチャネル間相関は伝搬応答の受波チャンネル間相関に依存する．したがって多重マルチパ
ス環境においては ，伝搬応答推定誤差の影響についても PTR処理時のチャンネル間加算処理に
よって低減できると考えられる．
図 4.24は，CT-PTR-DFEによる復調結果の ESNRと Output SNRの関係を，音源移動速度

毎に示したものである．図中の破線は，ESNR=Output SNRとなるPTR利得の理論限界線であ
る．まず，ESNRが 4 dBから 20 dBまでの範囲では，音源移動速度の変化にほとんど影響を受
けずに復調結果のOutput SNRが ESNRとほぼ一致していることがわかる．ENSRが 4 dBを下
回る領域では，すべての音源移動速度についてOutput SNRがESNRを下回っている．この要因
としては， BPSK変調信号の硬判定結果がOutput SNR = 4 dBにおいて理論値で約 1%の誤り
を含むことから，DFEの判定誤りが生じることで伝搬応答とDFEのフィルタ係数の更新時に正
しい方向に修正勾配を得られない影響があると考えられる．ESNRが大きくなるにつれてOutput

SNRが飽和して一定値に収束する傾向はPTR-DFEの傾向と一致する．音源移動速度が小さい場
合に，Output SNRの最大値が PTR-DFEよりも下回るのは残留 ISIの発生に加えて，適応アル
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図 4.22: CT-PTR法による音源移動速度と Output SNRの関係：PTR-DFE法および CT-PTR-DFE法
について，AWGNを加えない場合の音源移動速度と Output SNRを比較した．
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図 4.23: 伝搬応答推定アルゴリズムのMSE推移
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ゴリズムの収束特性に依存した伝搬応答推定の誤差が影響していると考えられる．PTR-DFEで
は伝搬応答推定時に相関処理による利得を得ることができるため，相対的にノイズの影響が小さ
くなることや適応アルゴリズムによる収束性の問題が生じない利点があると考えられる．

図 4.24: 有効 SNRと CT-PTR-DFEの処理結果Output SNRの関係：カラーバーが示す通りに音源移動
速度の異なるデータについては色を変えて表示した．図中の黒破線は ESNR=Output SNRとな
る境界を示している．

図 4.25は，異なる受波アレイ深度間でのOutput SNR平均値をESNR-音源移動速度に対して示
したものである．図中のカラーマップおよびコンタ線が示す通り、ESNRがおおよそ 15dB程度以
下の領域では受波深度平均のOutput SNRについてもESNR≒ Output SNRの関係が成立してい
る．また，音源の移動速度によらずOutput SNRが約 22.5dB程度となる値までは，ESNRに対す
るOutput SNRは音源の移動速度に依存せずほぼ一定の値を取る傾向である．さらにESNRが増
加すると徐々に音源移動速度に対する依存性が生じ始めて，音源移動速度の上昇に伴ってOutput

SNRが低下する傾向となった．
PTR-DFEに対するCT-PTR-DFEによるパフォーマンスの改善度を調べるため，図 4.25と図

4.18(a)との差分を取った結果を図 4.26に示す．図中の暖色部分がOutput SNRが改善している
領域，寒色部分が悪化する領域である．音源移動速度が 1 m/s以上かつ ESNRが 6 dB以上のす
べての領域において,CT-PTR-DFEによる結果の改善がみられる．特に音源の移動速度が上昇す
るにつれてOutput SNRが大幅に改善する傾向を示している．一方で，結果が悪化する領域とし
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図 4.25: Output SNRの ESNR-音源移動速度に対する分布：異なる受波アレイ深度間で CT-PTR-DFE

による通信信号処理結果 Output SNRの平均値を計算して表示した
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ては音源移動速度が小さく ESNRが 6 dBを下回る領域と音源移動速度が 1 m/s以下で ESNRが
20 dB以上の領域に限られる．低ESNR領域では，前述の通りPTR-DFEの場合には伝搬応答推
定時に相関ゲインを得ることができ，CT-PTR-DFEの場合は背景雑音だけでなくDFEにおける
誤りが伝搬応答推定にも影響することから，PTR-DFEのノイズ耐性が優位になったためと考え
られる．しかしながら，PTR-DFEが優位なのは変調信号の判定誤りが増加する境界線上近傍の
みであり，限定的な条件での優位性であるといえる．また，高 ESNRかつ音源移動速度が低速の
場合にも，前述の通り伝搬応答推定誤差の影響などが影響していると考えられる．

図 4.26: CT-PTR法によるOutput SNRの改善度分布：PTR法とのOutput SNR差分を計算し，ESNR-

音源移動速度に対する分布として示した

4.3.3 CT-PTR法の収束性

前節の検討結果から，PTR-DFEでは通信性能が劣化してしまう高速移動体通信環境において
も，CT-PTR法により ESNR-Output SNR関係において理想的な復調結果が得られることが確
認できた．ここでは，移動体通信環境においてCT-PTR法の収束性が伝搬応答を分析するために
q-functionの時間変動性を分析する．
図 4.27に，音源移動速度を 0, 1, 2, 3, 5 m/sとした場合の cross q-function計算結果について，
受信時刻とその受信時刻における cross q-functionの最大振幅値を示す．音源移動速度が増加する
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につれて，急速に振幅値が減少する傾向がみられる．特に，音源移動速度が 2 m/s以上の場合に
ついては明らかに振幅値が周期的に変動する様子が見られる．全周から一様にマルチパス波が受
信される環境において，伝搬応答の空間相関値はベッセル関数で近似されることや，伝搬応答の
時間相関値の半減期が移動速度の逆数となることが知られている [44]．本研究では，導波路環境
における伝搬を考慮しているために厳密に結果が一致するわけではないが，おおよその振幅値の
挙動や，移動速度の逆数時間で cross q-functionの振幅値がおおむね半値をとるなど，水平方向
水中音響通信の移動体問題においても，おおよそ傾向が一致することが分かった．
PTR法の基準時刻は先頭のプローブ信号の送信開始時刻であるので，図 4.2で示した通信信号

フレーム構成を参照すると 0.2秒経過時から通信信号パケットが受信されることになるため，音
源移動速度が 5 m/sの場合には cross q-functionの最大振幅値が半値以下に減衰することとなっ
て，通信復調成績が著しく劣化したと考えられる．

図 4.27: 音源移動速度と cross q-function最大振幅値の時間変動性：基準時刻 t = 0で振幅を正規化して
いる．

CT-PTR法ではシンボル間隔を最小単位として伝搬応答を逐次的に推定しながら PTR法によ
る信号処理を行うことできるため，比較的短い時間間隔で cross q-functionを計算することになる．
図 4.28は，音源移動速度 5 m/sでAWGNを加算しない場合の受信信号に対して CT-PTR-DFE

を用いて通信信号処理を行った際の，伝搬応答推定結果から計算したベースバンドにおける cross

q-functionである．伝搬応答の更新頻度は 20シンボル毎とした場合の結果について示している．
図 4.28(a)が示す通り，受信時刻が進展した場合にも 0 msのメインローブのピーク位置にずれが生
じておらず，かつ，振幅の減衰もほとんど生じていない．図 4.28(b)に示す通り，cross q-function

の最大振幅値は初期値からほとんど変動せず，音源移動によって距離が近づいたことによる振幅
増加が反映されて，むしろわずかに振幅値が大きくなっていることがわかる．以上のように，図
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CT-PTR法による，明らかな cross q-function特性の改善が確認できる．結果として，移動体通
信環境に対するCT-PTR-DFEによる音源移動速度にほとんど依存しない通信信号処理結果が得
られたと考えられる．

図 4.28: CT-PTR法による cross q-function：(a)振幅分布の時間変化，(b)q-functionの最大振幅値．時
刻 t = 0の振幅値で正規化している．

4.4 チャネル伝送容量の比較
本章ではここまで，PTR法，MDFE法，CT-PTR法の各手法について，ESNRとOutput SNR

の関係を比較することで受信信号エネルギーと信号処理利得の関係を議論してきた．本節では，
通信の高速化の観点から直接的に各手法の特徴を理解するために，各手法を用いた場合の通信路
のスペクトル効率の理論最大値を比較する．
4.2節および 4.3節で検討結果をもとに，通信距離 400 m のデータにおける ESNRと Output

SNRの関係から，2.2式を用いて通信路のスペクトル効率を算出した．結果を図 4.29に示す．CT-

PTR法，PTR法，MDFE法についてそれぞれ音源移動速度を 0 m/s, 4 m/sとした場合につい
て 2.2式の SNRをアレイ位置間平均の Output SNR値に置き換えて周波数当たりの伝送容量を
算出している．図中の黒線は，ESNRを 2.2式の SNRとして用いた場合のスペクトル効率の理論
限界線である．MDFE法の結果では，ESNRと Output SNRが一致しないことから，理論限界
線を下回って伝送容量が推移するのに対し，CT-PTR法と PTR法の音源移動速度が 0 m/sの場
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合には低 ESNR領域では理論限界線に漸近したスペクトル効率を達成し，ESNRの上昇に伴って
スペクトル効率が飽和する傾向となっている．音源の移動がある場合に PTR法は伝送容量を大
きく下げるのに対して，CT-PTR法では飽和値が低くなるものの低ESNR領域ではほとんどスペ
クトル効率に変化がないことがわかる．MDFE法においては，理論限界線に漸近することはない
ものの，CT-PTR法と同様に音源の移動速度が変化しても高ESNR領域までほとんどスペクトル
効率に変化がなく，ESNR=34 dBの値を境にCT-PTR法とスペクトル効率の関係がわずかなが
ら逆転している．
以上の比較により，音源移動がない場合には PTR法のスペクトル効率が最大となり，音源移

動がある場合にはCT-PTR法あるいはMDFE法のスペクトル効率がESNR環境に応じて最大と
なっており，比較した３手法には伝搬環境に応じたトレードオフがあるとわかる．送信電力の節
約や通信の長距離化による受信信号電力の低下に伴い，マルチパス波の電力を有効活用が求めら
れるような低 ESNR領域においては，PTR法あるいはCT-PTR法によって比較的高いスペクト
ル効率を達成可能であると考えられる．

図 4.29: CT-PTR法，PTR法，MDFE法の有効 SNRに対するスペクトル効率の関係

4.5 第4章のまとめ
本章では，PTR-DFE法を用いた際の伝搬環境と信号処理利得の関係をシミュレーションデー
タを用いたパラメトリックスタディによって検討した．
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固定環境におけるPTR-DFE法の信号処理利得は 4.12式の有効 SNRで得られることを示した．
マルチパス波構造と受波環境に依存して，処理利得の上限値は存在するものの，背景雑音が支配
的な環境においては確かにマルチパス波の電力を信号処理結果に活用することが示された．また，
残留 ISIはPTR処理後の収束点まわりに分散した電力フロアとして作用することを示した．結果
より，固定環境におけるPTRはマルチパス波の時間遅延をキャンセルして収束させ残留 ISI電力
を時間的に分散させて明な到来波として作用させないことで，シングルパス時系列データとして
処理結果をDFEへと入力する処理であると解釈できることを示した．
また，移動体通信環境においては，移動速度が上昇するにつれてOutput SNRが有効 SNRを
下回る傾向が確認された．音源移動に伴う復調性能の劣化は，時変動性伝搬環境下での PTR法
による不完全な信号収束に起因するものであることを示した．音源が移動することによって，マ
ルチパス電力が収束点から分散し，遅延時間の経過とともに振幅が大きくなる時変動残留 ISIが
生じる．結果として，マルチパス電力の加算効果の劣化と PTR後段のDFEに対する等化処理負
担が生じることで，復調性能が劣化すると考えられる．
加えて，この問題に対応するために，適応アルゴリズムを用いた伝搬応答推定をタイムリバー

サル法と組み合わせたCT-PTR-DFE法を提示し，移動体通信環境においても信号処理利得の低
下を抑制できることを示した．cross q-functionによる PTR法と CT-PTR法の収束特性を分析
し，CT-PTR法によって音源移動がある場合にも cross q-functionの時変動性を抑制することが
可能であることが分かった．特に，音源が高速移動する場合の時間的収束性・電力振幅特性に著
しい改善がみられ，結果としてCT-PTR法によって大幅な通信信号処理性能改善に寄与したと考
えられる．一方で，音源移動速度が遅くESNRが大きい領域と，音源移動速度が遅くESNRが変
調信号の硬判定における誤り発生が生じ始める領域においては，PTR法の Output SNRがわず
かに優位となることが分かった．
PTR-DFE法，CT-PTR-DFE法，およびシングルキャリア伝送方式の従来信号処理手法である

MDFE法の比較では，固定送受信環境においては PTR-DFE法の利得およびOutput SNRから
推定される伝送容量が最も大きくなることが分かった．移動体通信環境においては，加法性ノイ
ズの影響が大きい範囲で提案したCT-PTR-DFE法によって理想的な信号処理利得が得られ，結
果として伝送容量が最大となる結果が示された．
長距離通信を想定した場合には受信信号の SNRが低くなることが考えられるため，PTR-DFE

法あるいは CT-PTR-DFE法のように低 SNRにおいて伝送容量が大きくなる信号処理手法が有
利になると考えられる．
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第5章 タイムリバーサル法によるMIMO通信

本章では，水平方向水中音響通信環境においてタイムリバーサル法によるMIMO通信を検討
する．アダプティブタイムリバーサル法と呼ばれるチャンネル間干渉抑制手法を導入し，アダプ
ティブタイムリバーサル法とDFEを組み合わせた信号処理手法を用いて，空間多重MIMO通信
による通信の高速化を実証する．まず，固定環境におけるシミュレーションデータを用いて，背
景雑音，マルチパス環境とOutput SNRの関係を分析して，手法の評価を行う．加えて，実海域
空間多重MIMO通信試験データに手法を適用し，水中音響通信の高速化・長距離化を評価する．

5.1 タイムリバーサルMIMO通信信号処理
本節では，N個の送信機とM個の素子からなる受波アレイの間で信号を送受信する場合の，空

間多重MIMO通信路におけるタイムリバーサルMIMO通信信号処理について述べる。空中無線
通信では高速空間多重MIMO通信を行うために，受信側から送信側へと伝搬路情報を通信して固
有ビームを形成して受信信号におけるチャネル間干渉 (CCI)を低減する固有モード伝送法を用い
た処理をおこなうことが多い [102]。一方で,中長距離の水中音響通信においては，信号の送受信
にかかる時間遅延が大きくなることなどからこのような方法を用いることは現実的ではない。こ
のため，空間多重化処理を受波アレイ側のみで実装する方法を考える。
空間多重MIMO通信路における i番目の受信機における受信信号は次のように表すことがで

きる：

ri(t) =

N∑
k=1

hk,i(t) ∗ sk(t)

ここで，hk,i(t)は k番目の送信機と i番目の受信機の間の伝搬応答，sk(t)は k番目の送信機か
らの送信信号である。N 個の送信機のうち，k番目の送信機に着目した場合のMIMO通信におけ
る PTR法は次のように表すことができる：

M∑
i
ri(t) ∗ ĥk,i(−t) =

(
M∑
i
hk,i(t) ∗ ĥk,i(−t)

)
∗ sk(t) +

N∑
l ̸=k

M∑
i
hl,i(t) ∗ ĥk,i(−t) ∗ sl(t)

= qk(t) ∗ sk(t) +
N∑
l ̸=k

q̃l,k(t) ∗ sl(t)

ここで，q̃l,k(t)は送信チャンネル間の cross q-functionであり，伝搬応答の送信チャンネル間の
相互共分散関数に相当し，パッシブタイムリバーサル法による信号処理後のCCI項である。伝搬

78



応答に相関がない，あるいは小さい場合にはパッシブタイムリバーサル法によるMIMO通信が成
立ことを意味するが，水平方向水中音響通信のような多重マルチパス環境においては現実的な受
波素子数で十分に影響を抑制することが困難であると考えられる。このため，CCIを抑制するた
めに伝搬応答の相互相関を低減しつつ，着目する伝搬応答を維持するような方法を用いる必要が
ある。
本研究では，CCI抑制のためにアダプティブタイムリバーサル法 (ATR)と呼ばれる手法を用いる

[103]。ATRでは，推定CIRから最小分散無歪規範に基づく最適ウェイト関数を導出する。周波数領
域における伝搬応答をHk,i(f)とおいて，受信伝搬応答ベクトルをhk = [Hk,1(f), · · ·Hk,i(f), · · ·Hk,M (f)]

とし，R =
N∑
k=1

HH
k Hk + σ2I としてクロススペクトル行列を得る。ここで，σは正則化パラメー

タ，Iは単位行列である。ここで，元の伝搬応答に歪みを生じない制約のもとで最適ウェイト関数
wによって共分散を最小化する問題を考える。すなわち，

minwHRw

s.t.wHh = 1

とおく。ここでラグランジュの未定乗数法を用いたとき、目的関数 J は

J = wHRw + λ∗ (hHw − 1
)
+ λ

(
wHh− 1

)
と書くことができ，これをwH で偏微分すると，

∂J

∂wH
= Rw − λh = 0

となる。これをWについて整理すると

w = λR−1h (5.1)

を得る。制約条件に代入し， [
R−1

]H
= R−1であることを利用すると，

λ =
1

hHR−1h

と未定乗数の解を得る。これを式 5.1に代入して，

w =
R−1h

hHR−1h

で最適ウェイト関数を得ることができる。
ATRを用いたMIMO通信信号処理の簡易信号処理ブロック図を 5.1に示す。受信信号をフー

リエ変換し，得られたウェイト関数を周波数領域で乗算する。2.21式においてパッシブタイムリ
バーサル法の推定CIRと時間領域の最適ウェイト関数を置き換えて用いること等価であり，以降
ではアダプティブパッシブタイムリバーサル (APTR)法と呼ぶこととする。APTR法による空
間分離アレイ処理したのちに，フーリエ逆変換により時間領域信号を得てリサンプリング処理と
DFEによる等化を行う。
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図 5.1: APTR-DFE法のブロックダイアグラム

5.2 シミュレーションによる信号処理性能の評価
本節では，前節で示したAPTR法による SDM-MIMO通信信号処理の性能を確認するために，

第 4章で実施した分析と同様のアプローチによって，SDM-MIMO通信路においても SIMO通信
路における PTR法の信号処理利得の理論値が達成できるか，すなわち CCIを効果的に抑制した
うえでマルチパス電力の収束と有効利用が可能であるかを評価する。このために，水平方向水中
音響MIMO通信路を模擬したシミュレーションデータを生成し，APTRを適用して性能を分析
する。

5.2.1 シミュレーション条件

固定された送・受波アレイ間の水平方向水中音響MIMO通信を考える。送受波の移動や媒質の
変動は無いものとする。図 5.2に，伝搬シミュレーションに用いた音速モデルと送受波器配置を
示す。海水層は水深 20 mで音速 1500 m/sの均質媒質とし，海底は音速 2000 m/sで海底下は半
無限媒質とした。送波アレイは最大 5チャンネルまでの空間多重通信を想定して，1 mの等間隔
で水深 10mを中心に配置した。送信信号は，第 4章の検討で用いたものと同一の通信信号を利用
し，伝搬応答の推定は送信チャンネル間で干渉なく受信できたものとして取り扱った。受波アレ
イは，10 cm間隔で水深 9.3 mから 10.8 mまで 16チャンネルの受信点で構成し，送波アレイか
ら距離 200, 400, 800, 1600 mの地点で受波する場合について伝搬応答をノーマルモード法を用い
て計算した。4.8式における伝搬応答計算時に加算する伝搬モード次数の最大値 Nmを変化させ
て，以降の高次モードを打ち切ることでマルチパス波環境を調整した。なお，図 5.2で示した音
速モデルにおいて，検討信号帯域内におけるカットオフモード次数は 240である。図 5.3に，距
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離 200 mとした場合のモード次数 30, 150, 240まで加算した場合の伝搬応答および距離 800 mで
モード次数 240まで加算した場合の伝搬応答を示す。用いた均質音速モデル構造においては，低
次モードで形成される波面は直接波となり，以降は伝搬モード加算数が増加するにつれて伝搬角
度と遅延時間が徐々に増加するマルチパス波が加算されていることがわかる。また，送受信距離
が大きくなると伝搬角度に対する境界面での反射回数が増加するため，距離の進展によってもマ
ルチパス波の数・伝搬遅延が多くなっている。このように本研究では，伝搬モード次数と伝搬距
離を変えることでマルチパス環境を変えて検討を行った．
受信信号は，各送信点について個別に計算した伝搬応答と送信信号を畳み込んで生成し，これ

を送信点ペアを選んで加算したのちにAWGNを加えて SNR調整したものを，SDM-MIMO通信
評価のための受信信号とした。本検討では，送信チャンネル数を 1, 2, 3, 5チャンネル，送信深度
ペアはそれぞれ [10], [9.5, 10], [9.5, 10, 10.5], [9, 9.5, 10, 10.5, 11] mとして評価を行った。MIMO

通信における通信信号処理性能の評価指標として，第 4章と同様にESNRとOutput SNRを用い
た．式 5.1の最小分散無歪規範による最適化の観点から，APTR法によるMIMO通信信号処理に
おいて期待されるのは大きく分けて 2点ある：1点目は SIMO通信におけるPTR処理と同様にマ
ルチパス電力の有効活用，2点目はCCIの抑制，である．第 4章で示した通り，PTR法の利得は
固定送受信環境においてランダムな背景雑音が支配的な場合に有効 SNR = Output SNRの関係
を取ると期待される．無歪制約により目的とする送信チャンネルにおける受信処理出力の電力は
保存されるので，CCIが抑制されている限りにおいて信号処理利得は PTR法の理論値と一致す
ると期待できる．したがって，本検討における ESNRを以下のように定義する：

ESNR = 20 log 10

 1

N

N∑
i=1

M∑
j=1

Ai,j

/
ANoise

+Ga (5.2)

ここで，Ai,jは i番目の音源から j番目の受波点で受信された信号のRMS振幅値，ANoiseはAWGN

のRMS振幅値の受波チャンネル総和，Gaは式 4.11の理想アレイゲインである．受信信号振幅の
送信チャンネル間平均値を信号電力として用いて有効 SNRを算出した．同様に，MIMO通信信
号処理結果のOutput SNRは次のように送信チャンネル平均として定義する：

SNRout = 10log10

(
1

N

N∑
i=1

∑
l

|xi(l)|2
/∑

l

|xi(l)− x̂i(l)|2
)

(5.3)

ここで，xi(l)は i番目の送波器から送信された l番目の送信シンボル，x̂i(l)はAPTR後段に接続
したDFEの処理結果軟出力値である．

5.2.2 マルチパス環境とMIMO復調結果の関係

まず，伝搬距離を変化させた場合について検討するために，式 4.8において伝搬応答計算時に加
算するモード次数をNm=240（最大モード次数）として送受信アレイ間距離を 200から 1600 mま
で変化させた場合について検討を行った．図 5.4に，距離 (a)200 m, (b) 400 m, (c)800 m, (d)1600

m, とした場合の，APTR-DFEによるMIMO通信処理結果におけるESNRとOutput SNRの関
係を示す．図中の黒破線は ESNR = Output SNR の境界線を示している．図 5.4(a)で示した送
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図 5.2: MIMO通信伝搬シミュレーションのための音速モデルと送受波器配置

受信間距離 200 mの同時送信チャンネル数 5IMOのデータを除いて，それぞれの送受信間距離に
おいては，送信チャンネル数間でほとんど差が無く，CCIによる劣化が生じていないことがわか
る．図 5.4(a)の 5IMOのデータは ESNR = Output SNR境界から，約 2dB程度下回って推移し
ておりCCIによってわずかにOutput SNRが低下してしまっていると考えられる．その他の条件
については，比較的低 ESNRとなるときに Output SNRが ESNRに漸近しており，SIMO通信
とAPTR法を用いたMIMO通信の通信信号処理利得がほとんど一致し，マルチパス電力の活用
とCCIの抑制が同時に達成できていることがわかる．また，前章の SIMOにおける検討結果と同
様に，ESNRが増加するにつれてOutput SNRが飽和する傾向がみられる．図 5.5に，通信距離
とOutput SNRの収束値 (ノイズフリー条件)の関係を示す．送信チャンネル数による差はほとん
ど見られないが，一方で距離が延長すると Output SNRの収束値が低下する傾向が認められる．
これは，SIMOとMIMOにおける Output SNR差がほとんど見られないことから，距離延長に
伴って残留 ISIの影響が大きくなっているためと考えられる．
続いて，伝搬応答計算時に加算するモード次数を変化した場合の距離 400 mにおける，ESNR

と Output SNRの関係を図 5.6に示す．ここで，図 5.6(a)-(d)はそれぞれNm=30, 90, 150, 240

まで伝搬モード加算を行った場合の結果である．破線はESNR = Output SNRを示している．図
5.6(a)では，SIMO通信のOutput SNR最大値がもっともよくなる一方で，明らかにCCIの影響
を受けて送信チャンネル数を増加させるにつれてOutput SNRが低下する傾向が認められる。同
様に，5.6(b)においては，同時送信チャンネル数を 3IMOまでとした場合には SIMO通信と結果
が大きく変わらず，理想的な特性を示している一方で送信チャンネル数を 5IMOとした場合には，
ESNR=Output SNR境界線から 2 dBほど下回っている．一方で，5.6(c),(d)においてはすべて
の送信チャンネル数でESNR-Output SNR関係がほとんど一致していることがわかる．低ESNR
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図 5.3: モード次数と距離を変化させた場合の伝搬応答変化：距離 200m についてモード次数を
(a)30,(b)150,(c)240まで加算した場合と，(d)距離 800mにおいてモード次数を 240まで加算した
場合
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(a) rr=200 m (b) rr=400 m

(c) rr=800 m (d) rr=1600 m

図 5.4: 距離を変化させた場合の ESNR-Output SNR 関係：凡例は同時送信チャンネル数 N に対して，
′′N ′′IMOと表記している．伝搬モード次数を 240まで加算したデータを用いている．
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図 5.5: ノイズフリー条件における距離と Output SNRの関係

時には ESNR = Output SNR境界に漸近し，高 ESNR時にはOutput SNRがすべてのチャンネ
ル数でほぼ一定の値に収束している．
図 5.7 に，伝搬距離を (a)200, (b)400, (c)800, (d)1600 m とした場合の，伝搬モード次数と

Output SNR収束値の関係を示す．すべての伝搬距離について，加算モード次数が少ない場合に，
MIMO送信時のOutput SNRが低下し SIMO通信におけるOutput SNRが高くなる傾向を示し
ている．これは，SIMO時にはCCIが存在しないことから，マルチパス波の到来数が少ないほど
残留 ISIが少なくなるためと考えられる．加算モード次数Nm < 120の範囲で，図 5.7(a),(b)では
チャンネル数が増加するにつれて Ouput SNRが単調に減少しているのに対して図 5.7(c),(d)で
は送信チャンネル数を増やした場合のほうがわずかに上回っていることがわかる．これは，深度
10mに配置した送信チャンネルからの受信信号処理結果Output SNRが上下の送信チャンネルか
らの受信信号処理結果を下回っているため，空間多重化した際のOutput SNRを送信チャンネル
平均で評価した際に空間多重時のOutput SNRが上回ってしまうためである．先に触れたとおり，
加算するモード次数を増加するにつれて，送信チャンネル数間のOutput SNRの差が小さくなっ
てほぼ一定値に収束する傾向がみられる。加えて，同じ送信チャンネル数の結果について着目する
と，伝搬距離によってOutput SNRの収束値が最大となるモード次数が異なることがわかる．例
えば 3IMOの結果に着目した場合に，距離 200, 400, 800, 1600 mと変化させると，Output SNR

収束値の極大値はそれぞれモード次数 Nm =90, 60, 60, 30 で得られており距離の増加に伴って
モード次数は低下している。全体を通して，モード次数の増加と距離の延長はともに送信チャン
ネル数間のOutput SNR収束値の差を小さくし，一方でOutput SNRの収束値そのものは低下す
る傾向がある．ただしモード次数の増加に伴うOutput SNRの低下は，Output SNRの極大値か
ら十分にモード次数が大きくなるとほとんど変化がなくなり，ほぼ一定値で推移していることが
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わかる．
以上の結果から，固定送受波アレイを用いた多重マルチパス環境におけるAPTR-DFE法を用

いた SDM-MIMO通信は次のような特徴を持ってると考えられる．まず，基本的には PTR-DFE

法を用いた SIMO通信と同様にマルチパス波電力有効利用が可能であるといえる．信号処理性能
は有効な伝搬モード次数や伝搬距離によって変化するマルチパス受信環境に依存し，通信信号処理
利得を最大化する最適な伝搬モード次数が存在する．マルチパスが不足する環境においてはCCI

の発生による空間多重化の制限が生じ，マルチパスリッチな環境においては SIMO通信とMIMO

通信の処理結果に差がなくなる一方で，残留 ISIの影響によってOutput SNRの最大値に制限が
生じるためである．モード次数の増加に対してOutput SNRは一定値に収束する傾向を示してお
り，最適なマルチパス数が存在するもののマルチパス数のさらなる増加に対しては一定のロバス
ト性を示している．
以上のように，APTR法による SDM-MIMO通信信号処理特性は，マルチパス波の多寡に依存

してCCIあるいは残留 ISIの影響が支配的となって，SNR改善に対する復調処理性能の上限を与
えることが示された．最後に CCIおよび残留 ISIの発生は APTR法の時空間的な収束特性に依
存すると考えられることから，cross q-functionがマルチパス環境に対してどのように変化するか
を確認しておく．図 5.8は，伝搬距離 400 m における 5IMO時のモード次数 Nm=(a)30, (b)60,

(c)90, (d)240とした場合について送信深度 10 mの音源と各音源間の q-functionの時間-パワー分
布特性を示している．実線で示しているのが，式 5.1における第一項の auto q-function特性で，
破線が第２項の cross q-function特性を送信音源について個別に示したものである．ここで，q1,k

の添え字 kは音源番号 k = 1, 2, 3, 4, 5を表し，それぞれ音源の深度 10, 9, 9.5 10.5 11 mに対応
している．時刻 0 ms近傍の収束点周りに着目すると，図 5.8(a)においては他のモード次数の結
果と比較して明らかに干渉項（q1,k, k ̸= 1）の振幅が大きくなっており干渉の抑制が不十分になっ
ていることがわかる．また，音源配置の対象性と q-functionの振幅特性に関連性が見られ，対象
とする 10 mの音源位置に対して距離が離れた音源からの干渉が小さくなっていることがわかる．
すなわち，伝搬応答を構成する伝搬モード次数が不十分である場合に空間解像度が不十分となっ
た結果 CCIが発生していると解釈できる．続いて，図 5.8(b),(c),(d)と加算するモード次数を増
やすにつれて干渉項のパワーが減少し，Nm = 90以上では干渉項に主ピークがほとんど形成され
ずにその振幅比からもほとんど影響を受けない程度にまで低減していることがわかる．図 5.6お
よび 5.7(b)との対比から，伝搬応答を構成する伝搬モード次数が不足する場合にCCIが発生して
Output SNRを低減させていることが確認できた．
通信の高速化のためには，CCIによる空間多重化に対する制約と残留 ISIによる最大 Output

SNRの制約，および雑音環境の影響を勘案して，通信システムの伝送容量を設計する必要があ
る．一般には，Output SNRの増加よりも送信チャンネル数の加算のほうが，伝送容量の増加に
対する寄与が大きくなると見積もられることから，相対的にはマルチパス波が多い環境において
APTR法による SDM-MIMO通信の高速化が期待できると考えられる．
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(a) Nm=30 (b) Nm=90

(c) Nm=150 (d) Nm=240

図 5.6: 加算する伝搬モード次数を変化させた場合の ESNR-Output SNR関係：モード次数 Nm=(a)30,

(b)90, (c)150, (d)240とした．凡例は同時送信チャンネル数N に対して，′′N ′′IMOと表記してい
る．伝搬距離 400 mのデータを用いている．
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(a) rr=200 (b) rr=400

(c) rr=800 (d) rr=1600

図 5.7: 伝搬応答計算時の加算モード次数-Output SNR関係：凡例は同時送信チャンネル数 N に対して，
′′N ′′IMOと表記している．伝搬距離を (a)200, (b)400, (c)800, (d)1600 m とした．
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(a) Nm=30 (b) Nm=60

(c) Nm=90 (d) Nm=240

図 5.8: 伝搬距離 400 m, 5IMO 時のモード次数と cross q-functionq̃(t) の関係: モード次数 Nm=(a)30,

(b)60, (c)90, (d)240, とした場合について，送信深度 10 mの音源と各音源間の q-functionの時間-

パワー分布を示している．
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5.2.3 チャンネル加算とスペクトル効率

MIMO伝送路において，理想的には送信チャンネル数の増加に比例して通信速度・スペクトル効
率が比例することが期待される [104,105]．本検討において得られた通信信号処理結果のOutput

SNR値からMIMO通信時の通信路の伝送容量推定結果を 5.9に示す．通信路の伝送容量は，2.2

式の関係を各送信チャンネルの処理結果Output SNRから算出し，同時送信チャンネルに対して
総和をとって計算した．すなわち，

C =
N∑

n=1

BW log2(1+SNRout,n)

として計算した．ここで，SNRout,n は各送信チャンネルの Output SNR，BWは帯域幅であり
BW=1としてスペクトル効率の総和を算出している．
有効 SNRの上昇とともに，Output SNRが上昇・飽和するため，伝送容量も同様に有効 SNR

の上昇とともに増加・飽和する傾向を示している．加算するモード次数が少ない場合には，多チャ
ンネル化した際の伝送容量が理論値から下回る傾向にあり，特に 5.9(a)では，最良の結果をとる
同時送信チャンネル数が有効 SNRの変化とともに 2IMO, 3IMOとそれぞれ代わるものの 5IMO

の結果はこれらの結果を下回る結果となっている．一方で，より多くのマルチパス波が伝搬する
5.9(b),(c),(d)の結果では 5IMOの伝送容量が最大となっている．特に，最も多数のマルチパスが
伝搬すると考えられる 5.9(d)においては，理論限界に漸近して伝送容量が推移している傾向が見
られ，有効 SNRが低い環境においては理想的なMIMO伝送路のスペクトル効率を達成している．
有効 SNRの増加とともにスペクトル効率の上昇は飽和する傾向であるものの，おおむね送信チャ
ンネル数の増加に比例して伝送容量は増加しており，APTR法を用いたMIMO通信手法により
通信の高速化が達成されていることが確認できる．
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(a) Nm=90, rr=400 m (b) Nm=240, rr=400 m

(c) Nm=90, rr=1600 m (d) Nm=240, rr=1600 m

図 5.9: MIMO通信におけるスペクトル効率と有効 SNRの関係：(a)モード次数 Nm および伝搬距離 rr
を=(a)90, 400 m (b)240, 400m (c)90, 1600 m (d)240, 1600m とした場合について，有効 SNRと
各送信チャンネルにおける Output SNRから計算した通信路の伝送容量の総和を示している．図
中の黒線で示した伝送容量の上界は，有効 SNRに対して計算した伝送容量値を同時送信チャンネ
ル数で乗じた理論値である
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5.3 海域試験データへの適用
前節では，浅海域における固定送受波器アレイを用いた空間多重MIMO通信環境を模擬したシ
ミュレーションを行い，APTR法による時空間的分離・収束性能を評価した．マルチパス波が十
分に受信される環境においては CCIを十分に抑制しつつ，PTR法と同様にマルチパス波の時間
的収束とマルチパス電力加算の効果が得られること分かった．結果として，APTR法によって送
信数を増加させた場合においても通信信号処理結果の品質を損なうことなく，送信ストリーム数
を増加させることができると示唆され，伝送容量の増加が可能であることがわかった．
本節では，実海域において長距離水平方向MIMO通信試験を実施した結果について述べる．送

受波アレイを海底からロープで延長した中層係留系を構成し，準固定環境におけるMIMO通信試
験データを取得し，オフライン解析によって通信信号処理品質を評価した．APTR法を用いた空
間多重MIMO通信信号処理によって確かに通信レートの向上が可能であることを実証し，実海域
環境における伝搬パラメータが通信信号処理に及ぼす影響について評価する．

5.3.1 実験条件

(1) 実験の概要

本研究で評価する海域試験データは，2020年 9月 11日に福島県沖海域において取得した．周
辺海域の伝搬応答特性データの取得と，APTR-DFE法による SDM-MIMO通信の実証を目的と
して，送受波アレイを設置し試験を行った．図 5.10に試験海域図を示す．図中の緑・赤点で示し
た，水深約 750 mとなる測線上に送波・受波アレイを係留した．図 5.11(a)は送波アレイ，受波ア
レイ係留位置においてXBTによる鉛直方向水温分布プロファイルから計算した音速プロファイル
である．海氷面付近では夏季の高温表層水により音速が速くなり，深度を増すにつれて海水温が
低下することで音速が低下する典型的な夏季型の音速プロファイルを示している．水深約 200 m

付近にかけて温度躍層を形成しており，海氷面から急激に音速が低下していることがわかる．以
下の水深では大きな音速変化トレンドはみられないものの，水深約 200 m から 500 mの範囲で
は，海水の混合の影響によると思われる微細な水温の変動により音速プロファイルに小規模な凹
凸が形成されており，送・受波の係留位置間で音速構造にわずかながらも空間的変化が生じてい
ることがわかる．一方水深 500 m以下では，深度・距離方向ともにほとんど水温が変化せずほぼ
一定の値を示している．
図 5.11(b)は，送受波アレイの係留深度と送受波アレイ間の海底地形プロファイルを示してい

る．送受波アレイともにアレイ上端を水深約 400mとなるようにロープ長を調整して設置した．送
波アレイは，鉛直方向に 4チャンネルの水平方向指向性を持つ水中音源（Free Flood Ring型トラ
ンスデューサ）を約 6 m間隔で配しており，水深約 402-420 mの間で係留した．受波アレイは 24

チャンネルのハイドフォンからなる鉛直アレイで構成され，水深約 408.5-433.7 mの間で送波アレ
イから水平距離約 12.52 km離れた位置に係留した．図 5.11(c)は，詳細な受波アレイ要素のハイ
ドロフォン深度位置を示している．図で示した通り，受波アレイは 90 cm間隔で配された 4チャ
ンネルのハイドロフォンアレイを 180 cm毎に 6式連ねて構成している。図中の凡例が示す通り，
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24チャンネルのハイドロフォンのうち３チャンネルが動作不良によりデータ収録が出来なかった．
通信信号は，世界標準時刻 (UTC)の 09:00から 22:00の間で断続的に送受信された．実験を通し
て，SIMO, 2IMO, 3IMO, 4IMOの通信信号をそれぞれ 312, 312, 104 , 104フレーム送受信した．

図 5.10: 試験海域と送受波アレイ係留位置：図中の緑および赤丸で示した地点に，送波アレイおよび受波
アレイをそれぞれ係留設置した．

本実験で用いた通信システムのパラメータを表 5.1に示す．キャリア周波数および信号帯域幅は
6.5, 4 kHzとして，BPSK, QPSK, 8PSKで多値化したシングルキャリア変調信号を用いた．波
形整形フィルタとして，ルートレイズドコサインフィルタを用い，ロールオフ率は 0.15とした。
ここで示したシステムパラメータから計算されるMIMO通信システムのスペクトル効率 Seff お
よび瞬間最大伝送容量Dmaxは以下の通りに計算することができる：

Seff = (ξmary ×N)/{BW × (1 +R)}
Dmax = ξmary ×N ×BW

(5.4)

ここで，ξmary は bps/Hzの単位で表される多値化次数，N はMIMO通信における同時送信チャ
ンネル数，Rは波形整形フィルタのロールオフ率，BW は信号帯域幅である．表 5.1のシステム
パラメータを用いると，4IMO時の BPSK, QPSK, 8PSK変調信号におけるスペクトル効率と瞬
間最大伝送容量はそれぞれ，3.5, 7.0, 10.4 bps/Hz，および 16, 32, 48 kbpsとなる．図 5.12に実
験で用いた送信信号フレームを示す．最初に，各送信チャンネルからの伝搬応答推定を行うため
に信号フレームの先頭にプローブ信号として LFM(Linear Frequency Modulation)信号を２秒間
送信した．ここで用いた LFM信号については，相関処理による SNR改善特性と伝搬応答推定に
おける時間遅延を低減するために直交化した信号を用いており，詳細については後述する．干渉
を防ぐために 0.5秒間のガードタイムを設けた後に，通信信号パケットを送信する．通信信号パ
ケットは図 5.12の下部に示したようなサブフレーム構成となっている．サブフレームは BPSK-

QPSK-8PSK-BPSKで変調した 4スロットで構成され，スロット先頭とフレーム終端に同期信号
として 63シンボルの Zadoff-Chu系列を付している．通信信号のペイロード部分のシンボル長は
すべて 3840とし，160シンボルのトレーニングシンボルを先頭に付した構造となっている．図中
で示した通り，通信信号パケットは 7.5秒毎に繰り返し送信した．プローブ信号についても 7.5秒
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図 5.11: 送受波アレイ配置と音速深度プロファイルの関係：(a)送・受波アレイ係留位置における音速深
度プロファイル，(b)送受波アレイの係留位置関係と海底深度プロファイル，(c)受波アレイの要
素配置．受波アレイの要素配置図において×印で示したハイドロフォンは動作不良により信号受
信出来なかった．

毎に通信信号パケットの直前に送信したが，先頭のプローブ信号以外は通信信号処理には用いて
いない．通信信号は 16bitのDA変換器で電圧波形に変換した後にD級パワーアンプにて増幅さ
れ，音源から送出された．同時送信チャンネル数に関わらず各音源からの出力は一定とし，すべ
ての音源から推定値（事前の水槽計測による値）約 182 dB.re.µPa@1mの音圧で信号を送出した．
図 5.12で示した通り，通信信号パケットは断続的に送信されているほか変調方式を変えた通信
信号スロットを並べているため実際の通信伝送路としてのスループットを直接検証することはで
きない．そこで，本研究では次のような考えに基づいて，本実験での実効通信速度の評価値を定
義する．前提として，実海域環境の伝搬応答の時変動性 [106,107]を考慮すると，第 4章で示した
移動体通信伝搬路出の検討と同様に，伝搬応答の計測時刻からの時間経過とともにタイムリバー
サル法による信号処理利得は低下すると考えるのが自然である．したがって，伝搬応答の計測時
刻を基準としてある遅延時間で受信された通信信号に着目すると，その通信信号の復調結果は疎
の遅延時間以前に受信された通信信号の復調結果よりも品質が低下していると考えられる．逆に，
着目する受信信号の復調結果をその受信遅延時間までに受信されうる通信信号の復調結果の代替
値として考えて，連続的に同じ変調方式の通信信号が受信されたと仮定して実効通信速度を評価
した場合にはその通信性能を過大評価することにはならない．このような考えに基づいて，本実
験での実効通信速度を以下のように定義する：

Deff = Dmax ×
(τslot − τ0)

τslot
× η (5.5)

ここで，τslotはプローブ信号受信開始時刻から着目する変調信号スロットが受信されるまでの遅
延時間，τ0はプローブ信号開始時刻から最初の通信信号パケットが受信開始されるまでの遅延時
間，ηは通信信号スロット中のペイロード割合である．図 5.12で示した通信信号フレーム構成に従
えば，τ0, ηはそれぞれ 2.5 s, 94.5% となる．例えば，２番目の受信パケットのスロット 2(QPSK
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変調信号)について着目すると，実効通信速度は約 23.9 kbpsであり，ロールオフ率を考慮した占
有帯域幅に対するスペクトル効率は 5.2 bps/Hzと評価できる．

表 5.1: 海域実験のパラメータ

Parameter Value Units

Carrier Frequency 6.5 kHz

Signal Bandwidth 4 kHz

Occupied Bandwidth 4.8 kHz

Modulation Single Carrier -

M-ary 1, 2, 3 (PSK) Bit/symbol

Transmission Power 182 dB

Number of Tx Elements 1 - 4 Channels

Number of Rx Elements 24 (out of 3 didn ’t work) Channels

Payload ratio of a signal slot 94.5 %

Spectral efficiency 0.44 - 8.3 bps/Hz

Effective data rate 2.1 - 39.82 kbps

(2) 試験時の伝搬環境

ここでは海域実験時に観測された水中音響伝搬応答に関連する環境パラメータについて述べる．
図 5.13は，通信実験時間内で研究船上の風速計によって観測された 8秒平均風速値の時間経過を
示している．送・受波アレイの係留後に台風の接近に伴って徐々に荒天となった影響で，実験時
間内で風速は約 5 m/sから 11 m/sまで変化した．
図 5.14は，受信信号の SNRを同時送信チャンネル数毎に表示したものである．受信信号とノ

イズレベルの推定には通過帯域 4.5-8.5 kHzのバンドパスフィルタ処理後の信号に対して，それ
ぞれ通信信号受信中区間と通信信号の受信開始の直前区間に時間窓を設定して算出した RMS振
幅値の比から算出している．図 5.13と 5.14の比較により，SIMO伝送時は風速約 5 m/s前後の
時刻 12:00ごろまでのデータで SNR約 20 dBとなっている．以降の時刻では風速の上昇に伴って
SNRが減少し，風速が最大の 11 m/s前後となる 19:00ごろに約 13-14 dBの極小値をとる（ただ
し，20:30ごろの SNR乱高下がみられるデータを除く）．また，MIMO送信チャンネル数の増加
に伴って受信 SNRが低下しており，SIMO通信との SNR差は風速が遅い場合に大きく，反対に
風速が早くなると差が縮まる傾向であることがわかる．SIMO通信時と 4IMO通信時の差は風速
の増加によって最大約 6 dBから約 2 dB程度まで減少している．
図 5.15は，風速と SIMO, 2IMO, 4IMO時の受信信号レベルの送信チャンネル平均・ノイズレ
ベルの関係を示している．まず，受信信号レベルは風速によって大きく変化することはなく約 90

dB程度で推移しており，送信チャンネル数の増加に伴って各音源からの送波レベルを変化させて
いないため受信信号レベルが大きく変化しないことは自然であると考えられる．一方で，風速が増
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図 5.12: 実験に用いた送信信号フレーム：（上図）プローブ信号および通信信号パケットを含む全体の構
成，および，（下図）通信信号パケット内のサブフレーム構成．プローブ信号は通信信号パケット
の前段に毎回送信しているが，最初のプローブ信号のみを評価に用いた．

図 5.13: 試験時に観測された平均風速の時間分布
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図 5.14: 試験時刻と受信 SNRの関係

加すると背景雑音レベルが SIMO，4IMO時でそれぞれ約 6, 3 dB程度増加している．また，同時
送信チャンネル数が増えるにつれてノイズレベルが上昇している傾向がみられるが，これは残響
による影響であると考えられる．図 5.16は，実験時間内に受信された (a)SIMOおよび (b)4IMO

送信時の信号について，通信信号部分と背景雑音部分のパワースペクトル推定値を示している．
通信信号のパワースペクトル特性の時間変化はあるものの SIMO, 4IMOそれぞれであまり大きく
傾向は変わっていない．SIMO送信時のノイズ特性は帯域全体にわたって一様に大きく変化して
いる様子が見られ，これは海上風速の上昇に伴って海中の音響ノイズレベルが上昇したためであ
ると考えられる．一方で 4IMO送信時のノイズ特性は通信信号帯域の低周波側と高周波側で異な
る分布を示している．周波数約 6 kHz以上の高周波側では，SIMO通信時と同様にノイズスペク
トル特性が２分した形で現れており，風速の変化に伴ったノイズレベルの変化の影響が支配的で
あると考えられる．一方で低周波側においては，スペクトル特性が時間的に大きく変化していな
い様子がみられ，さらにノイズスペクトル特性の形状が受信通信信号のスペクトル特性とよく類
似していることがわかる．これは伝搬応答計測に用いたプローブ信号が残響して受信されている
ことが現れていると考えられ，風速が小さく背景雑音が小さくなるときには通信信号の残響によ
るパワースペクトル特性がノイズ特性に反映され，風速の増加とともに背景雑音の寄与が大きく
なると高周波側では残響の影響が埋もれて受信信号レベルの高い低周波側の特性のみがノイズ特
性に現れているためである．以上のように，本実験での SNR環境は風浪による背景雑音と通信信
号の残響によって変動するノイズ環境によって定まっていると考えられる。
図 5.17(a)は，通信試験信号とは別に実験中に収録された 4-9 kHzの帯域幅で変調した LFM信

号のうち，送受波アレイ上端のペアで送受信された受信記録から推定した伝搬応答の遅延パワー
プロファイルの時刻変化をカラーマップ表示したものである．すべての伝搬応答推定結果の最大
値で正規化している．相対振幅が-30 dBとなる値を閾値として考慮すると，受波応答に含まれる
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図 5.15: 海上風速と受信信号・背景雑音レベルの関係

図 5.16: 実験中に記録された受信信号と背景雑音のパワースペクトル：(a)SIMO送信時，および (b)４
IMO送信時の受信信号 (黒実線）と無信号区間（赤点線）のパワースペクトル密度を示している．
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マルチパス波は３つのグループに分けることができる．最初のグループは，遅延時間が約 50 ms

までで記録されているマルチパス波群で，海底反射と浅層での屈折を繰り返す伝搬路を通過した
信号を含んでいると考えられる．第２，３のグループは，遅延時間 50-130 ms, 200-220 msにおい
てスパースに記録されている海底-海表面の多重反射が卓越するマルチパス群である．図 5.17(b)

に，時刻 11:06において伝搬応答の時間変化を調べるために 0.7秒毎に 21回時間長 0.2秒の LFM

信号を連続的に送信した際の受信記録から推定した伝搬応答の振幅分布を示している．図中の黒
線は最初に受信された LFM信号から推定された伝搬応答振幅の絶対値，色付きの円で示したサ
ンプルは推定した伝搬応答時系列に対してピーク検出を行った結果を遅延時間毎に表示したもの
で，最初の LFM信号からの受信遅延時間が大きいほど明るい色となっている．第１グループの
振幅値は相対的に大きく変動していないのに対して，第 2,・3グループでは時間経過とともに大
きく振幅変動していることがわかる．特に遅延時間が増大するほど大きな振幅変動が見られ，こ
れは動的に変動する海表面での反射や散乱によって生じていると考えられる [108–110]．したがっ
て，風速変化によって個の振幅変動の状態は変化しうることに留意する必要がある．
図 5.18は図 5.17において推定した伝搬応答のパワースペクトル特性と，実験で使用した音源

の送波電圧感度特性を比較したものである．図中の青線は伝搬応答のパワースペクトル特性の平
均値で，図中の緑鎖線は通信信号の信号帯域幅を示している．図から明らかなように，受信信号
パワースペクトル特性は高周波数帯域において大きく減衰しており，これは伝搬距離を考慮した
周波数依存の吸収減衰特性が 4.5, 8.5 kHzにおいてそれぞれ約 3.8, 10.4 dB程度と吸収減衰量の
経験式 [42]を用いて見積もられることから，反射・散乱による周波数/波長に依存した伝搬損失
が生じていると考えられる．

5.3.2 Zadoff-Chu系列信号によるプローブ信号計測

実海域での伝搬応答は，海洋の動的変動による時間的変化が生じると考えられる．これまでの検
討においてはプローブ信号として Linear Frequency Modulation (LFM)信号を用いており，特に
5.2節では，CCIなく受信した LFM信号から推定できた場合を仮定して検討を行っていた．LFM

による伝搬応答推定は，マッチドフィルタ処理による相関利得が得られる利点がある．一方で実
海域試験においては，LFM信号を用いて複数の送信チャンネルから相互干渉なく伝搬応答を推定
する場合には各信号の送信時刻をずらす必要があるうえ，プローブ信号間でガードタイムを設け
る必要がある．このため，個別に LFMを送受信する場合には，プローブ信号計測にかかる冗長
時間の影響によって実効的な伝送速度は低下してしまうことが考えられるほか，冗長時間が長く
なることによって伝搬応答の時間的変化の影響が大きくなることが懸念される．
本研究の海域試験では，プローブ信号計測にかかる時間を短縮しつつ相関利得を維持できるよ

うに，Zadoff-Chu系列を用いたプローブ信号を設計して用いた．符号長NZC の Zadoff-Chu系列
は次式で与えられる：

xZC(k) = exp

(
−i

πuk(k + cf + 2q)

NZC

)
(5.6)

ここで，iは虚数単位，kは [0 ≤ k < NZC ]の範囲で変化するタップ数，uは [0 < u < NZC ]の範
囲で周波数掃引レートを調整するパラメータ，cf は cf = mod (NZC , 2)で得られる対称性調整パ
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図 5.17: 実験中の伝搬応答時間変動の様子：上図は遅延時間-受信時刻平面に伝搬応答推定結果のパワー
分布をカラーマップ表示したものである．下図は，時刻 11:06において 0.7秒毎に 21回送信した
LFM信号から推定した伝搬応答振幅の絶対値を重ねて表示したものである．下図中の黒実線は
最初に受信した LFM信号の振幅を示している．以降の伝搬応答振幅値はピーク検出したサンプ
ルを有色の円で示しており，最初の LFM信号受信機会から時刻経過するにつれて明色で表示し
ている．
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図 5.18: 送波器および受信信号の周波数特性の比較：約 3.8-9.3kHzの帯域幅で送信した LFM信号から推
定した伝搬応答のパワースペクトル密度．青線は受信信号のパワースペクトル密度を受波アレイ
平均したもの，赤破線は送波アレイに用いた送波器の電圧送波感度特性，黒点線は各受波チャン
ネルにおける伝搬応答のパワースペクトル密度，そして緑鎖線は実験で用いた通信信号の信号帯
域幅を示している．送波電圧感度と受信信号スペクトル密度の関係から，高周波数帯域において
大きく減衰している傾向が見られる．
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ラメータ，および qは開始位相シフトパラメータである．特に u = 1かつ q = 0の場合，LFMの
ベースバンド表現となる．
さて，5.6式において u = 1とした場合，位相シフトパラメータ qを適切に調整することによっ

て，掃引開始の周波数を変更した LFM信号を生成することができる．

q = l ×NZC/N

l = [0, N − 1]
(5.7)

と，同時送信チャンネル数 N 個の整数 l についてそれぞれ，掃引開始周波数を N 分割した
Zadoff-Chu系列を生成できる．N = 4の場合について，上記の様に設計した Zadoff-Chu系列の
相互相関特性を図 5.19に示す．符号長NZC に対して，時間的に 4分割された位置に相互相関ピー
クが生じることがわかる．鉛直送受波アレイを用いたMIMO通信において各送信チャンネルから
それぞれ掃引開始周波数の異なる Zadoff-Chu系列をプローブ信号として送信する場合，おおよ
そ各ピーク間の時間間隔分の無干渉区間が得られることとなる．本試験では最大 4チャンネルの
同時送信を考えることから，図 5.12で示した信号構成においてはプローブ信号長 2秒としている
ので，最大 0.5秒間のマルチパス遅延を推定することができる．LFM信号を用いた場合と比較し
て，時間分割による相関処理利得の低下を防ぐことができ，プローブ信号送信時刻間に明なガー
ドタイムを設けないことでプローブ信号計測全体にかかる冗長時間を減らすことができる．本試
験においては，以上のようにして生成した Zadoff-Chu系列符号をパスバンド変換して，プローブ
信号として用いた．

図 5.19: 掃引開始周波数をシフトした Zadoff-Chu系列間の相互相関特性
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5.3.3 実験結果

(1) 通信信号処理結果

実験で取得された受信信号データに対して，APTR-DFE法による SDM-MIMO受信信号処理
を行い通信信号の復調結果に対して，ビット誤り率 (BER)とOutput SNRを評価した．図 5.20

は，4IMO送信時の伝搬応答推定結果に対してAPTR法を用いて計算した q-functionの振幅分布
を示している．図中の実線・鎖線は，それぞれ 5.1式の第 1項の auto q-function(qk,k)・第 2項の
cross q-function(ql,k for l ̸= k)の最大振幅値の確率密度関数を示しており，qk,k の平均振幅値で
正規化している．図の結果が示す通り，各送信ペア間の相互干渉は-50 から-35 dB程度の範囲に
抑制されており，実験の送受信ジオメトリとマルチパス環境の関係において伝搬応答の時間変動
が無い場合には十分に CCIを抑制できている．

図 5.20: APTR法による cross q-function計算結果

図 5.21に (a)スロット 1(BPSK), (b)スロット 2(QPSK), (c)スロット 3(8PSK), (d)スロット
4(BPSK)の復調結果 BERを，凡例が示す範囲ごとに割合割合を計算して棒グラフ表示した．棒
グラフ上に記した 1から 4の数字は，送信チャンネルの同時送信数N を意味している．ここで，
QPSKまでの変調信号については，シンボル数とスペクトル密度の関係からBER < 1−4の標本
についてはすべてエラーフリーであることを付しておく．まず全体を通した傾向として，同じ送
信パケット中の信号スロットに着目した場合に，送信チャンネル数N を増やした場合に BERが
増加する傾向にあることがわかる．続いて，5.21(a)に着目すると，ビット誤りはほとんどのデー
タで検出されていないが，伝搬応答計測から最も遅延して受信されたパケット 3においては同時
送信チャンネル数を増やすにつれてBERが増大していることがわかる．3IMO, 4IMO送信時のパ
ケット 3のスロット 1におけるエラーフリー率はそれぞれ 85.3, 72%であった．一方で，図 5.21(d)
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に示した同じ BPSK変調方式のスロット 4の結果では，スロット 1と比較して BERが増大して
いる傾向が確認でき，3IMO, 4IMO送信時のパケット 3のスロット 1におけるエラーフリー率は
それぞれ 71, 56.3%であった．このことは，プローブ信号受信時刻からの時間遅延が増大するに
つれて受信信号処理結果が劣化していることを意味している．同じ信号スロットのいて後段のパ
ケットになるほど BERが増大している傾向も同様の減少を表していると考えられる．
プローブ信号受信時刻からの時間遅延によるBER特性の劣化は，スロット 2およびスロット 3

のQPSK, 8PSKを用いた多値変調信号においてより顕著にみられる．5.21(b)のQPSK変調結果
においては，4IMO送信時にエラーフリーとなる割合がパケット 1, 2, 3に対してそれぞれ 80.8,

47.7, 31.8%となっている．また，5.21(c)の 8PSK変調信号の結果においては，3IMO送信時の
BER < 10−3の割合および 4IMO送信時のBER < 10−2の割合はパケット 1, 2, 3について, それ
ぞれ, 78.8, 50.3, 33.6%および 57.2, 29.1, 19.4%となっている．

図 5.21: MIMO通信信号処理結果の BER特性階層分布：(a)Slot 1 (BPSK), (b)Slot 2 (QPSK), (c)Slot 3

(8PSK),および (d)Slot 4 (BPSK)，の結果をそれぞれ示している．棒グラフの上部に示した”N=”

の表記は評価した同時送信チャンネル数を表しており，横軸に示す通り Packet番号ごとに分け
て表示している．

図 5.22に，(a)SIMO送信時と (b)4IMO送信時の信号受信時刻と Output SNRの関係を示す．
まず，5.22(a),(b)の比較から，送信チャンネル数の増加によって明らかに Output SNRが低下
していることがわかる．図 5.20で示した APTR法による CCI抑制結果からは 4IMO送信時の
Output SNR値は SIMO送信時と同程度となることが期待されるが，結果からは明らかにCCIに
よるOutput SNRの低下がみられる．図 5.22(b)と図 5.14との比較から受信 SNRと 4IMO時の
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Output SNRの関係に着目すると，パケット 1の信号処理結果において時間経過に対する増減の
傾向がよく一致している．一方で，後段のパケット 2,3について受信時刻 18:00ごろまでに着目
すると，受信 SNRが下降傾向にあるのに対してOutput SNRは上昇傾向を示しており，対照的
なふるまいを示している．これまでに実施した固定環境シミュレーション評価における受信 SNR

とOutput SNRおよびAPTR法による干渉抑制性能の関係においては生じなかった傾向であり，
伝搬応答の時間変動に起因したCCIの変動が影響していると考えられる．また SIMO通信処理結
果においても，受信 SNRと受波チャンネル数を考慮すると，Output SNRが送受波器固定環境
における理想的なタイムリバーサル法の信号処理利得は得られておらず，伝搬応答の時間変動に
起因したマルチパス収束性能の劣化と時変動残留 ISIの影響が生じていると考えられる．

図 5.22: MIMO通信信号処理結果の受信時刻-Output SNR関係：(a)SIMO送信時，および (b)4IMO送
信時，の結果をそれぞれ示している．

(2) チャネルの時変動性と通信性能の関係

実海域データを用いたタイムリバーサル法を用いたMIMO通信および水深数百m以上の中深度
海域データにおけるタイムリバーサル通信全般において，これまで伝搬応答の時間変動性と通信
性能に関する定量的評価を行った研究例はない．係留系を用いた浅海域の水平方向水中音響 SIMO

通信においては，伝搬応答に海洋変動に起因する時変動が生じるときにタイムリバーサル法の収
束特性が周波数と海況に依存して変動することが知られており，伝搬応答時間変動性の尺度として
時間コヒーレンスによる分析が用いられている [89,111]．ここでは浅海域タイムリバーサル SIMO

通信の例に倣って，伝搬応答の時間コヒーレンスと通信信号処理結果の関係を評価する．広帯域
信号における伝搬応答の時間コヒーレンスは以下のようにして推定することができる [89]：

ρ (t, τ) =

〈
[p∗(t)⊗ p(t+ τ)]max√

[p∗(t)⊗ p(t)]max[p
∗(t+ τ)⊗ p(t+ τ)]max

〉
(5.8)

ここで，p(t)は伝搬応答の時間圧力波形，τ は基準時刻からの遅延時間，⊗は相互相関処理を表
している．また，<>はアンサンブル平均処理，[]maxはサンプル内の最大振幅値の抽出を意味し
ている．本研究においては，同一の信号送信機会に対して受波チャンネル間でアンサンブル平均
を行った．
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図 5.23は，伝搬応答の時間コヒーレンス推定値の信号受信時刻-遅延時間に対する分布を示して
いる．時間コヒーレンスは，図 5.17(b)の描画においても用いた，LFM信号の連続送信結果より
推定した．図 5.14と比較すると，遅延時間が短い範囲においては受信信号 SNRの時刻に対する
変動と一致して増減する傾向がみられる．これは，伝搬応答推定結果に含まれる背景雑音の影響
が作用しているためであると考えらえる．一方で，遅延時間が増大すると，時間コヒーレンス分
布に異なる傾向が現れはじめる．まず遅延時間が増大した際の時間コヒーレンスが周期性をもっ
て変動していることが読み取れる．続いて，図 5.13から風速が上昇する時刻 14:00ごろを境にし
てこの時間コヒーレンスの周期変動は緩和され，時刻方向に比較的滑らかな分布を示すようにな
る．さらに，時間コヒーレンスが比較的長い遅延時間にわたって高い値を維持する傾向になって
ることがわかる．この傾向は，20:30ごろの受信 SNRが局地的に低下する時間帯を除いて継続し
ている．
図 5.22と比較すると，4IMO送信時のOutput SNRと時間コヒーレンスの時刻による変化傾向

がよく一致しており，相関関係があることが推察される．そこで，図 5.24に SIMOおよび 4IMO

におけるOutput SNR値と時間コヒーレンスの推定値の関係を示す．通信信号から時間コヒーレ
ンスを直接的に推定することは困難であるため，ここでは通信信号受信時刻の最近傍で推定した
時間コヒーレンスを参照値として用いている．結果より，SIMO・4IMOともに，時間コヒーレン
スとOutput SNRの間に正の相関関係が確認できる．4IMO送信時の時間コヒーレンスの低下に
伴う Output SNRの低下は SIMO送信時の Output SNRの下落幅よりも大きくなっている．お
おむね，時間コヒーレンス値が 0.8から 0.9の範囲における 4IMOのOutput SNR値が約 12 dB

前後となっており，QPSK通信の成否の分水嶺になっている．このことにより APTR法による
MIMO通信の成立には，時間的に安定した伝搬環境が求められることがわかる．
以上のように，定性的な側面だけでなく実験結果の定量的評価からも中深度海域におけるタイ

ムリバーサル法の通信信号処理結果に対しても伝搬応答の時変動性尺度としての時間コヒーレン
スと信号処理結果のOutput SNRの関係性が認められ，タイムリバーサル法による収束性の尺度
として用いることが妥当であることが示された．特に SIMOと比較して，MIMO通信において
は時間コヒーレンスの変化にOutput SNRが鋭敏に影響を受けると考えられ，伝搬応答の時間コ
ヒーレンスはAPTR法によるMIMO通信伝搬環境の評価により重要な指標であると結論付けら
れる．
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図 5.23: 伝搬応答推定結果から推定した実験中のチャネル時間コヒーレンス

図 5.24: 時間コヒーレンスと Output SNRの関係
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(3) 実効データレート評価

ここでは，本実験結果から得られた実効通信速度とBERの関係についてまとめる．これまでに
議論した通り，APTR-DFEによる通信信号処理結果は伝搬応答の時間コヒーレンスに依存し，伝
搬応答の時間コヒーレンスは時間遅延に伴って下落する傾向が示された．したがって，実効通信
速度の評価に式 5.5を適用することは妥当である一方で，ここで評価される実効通信速度とBER

の関係はむしろ過大な BER値評価となっていることを先にことわっておく．
図 5.25に各信号スロットおよび送信チャンネル数について，実効通信速度と平均 BER値の関

係を示す．変調方式と同時送信チャンネル数については図中の凡例が示すとおりであり，同じ信号
スロットの信号については異なるパケット間で破線によってマーカー間を結んで示しており，破
線で結ばれたサンプルは実効通信速度が遅いものからパケット 1, 2, 3となっている．実効通信速
度に対する BERの上限値は，概ね平方根型の関数で抑えられているような傾向が示されている．
図中の矢印が示す通り，実効通信速度と BERの関係が図中の右下端に近いほど高速で安定した
通信を達成していると考えてよく，実効通信速度とBERの関係は変調方式と同時送信チャンネル
数によって異なっている．例えばQPSK変調信号の 4IMO時のパケット 2についての実効通信速
度と BER特性に着目すると，同一実効速度帯の 8PSK変調信号よりも BER特性に優れ，SIMO

～3IMO送信時の同一BER帯の結果よりも実効通信速度が高くなっていることがわかる．このと
きの実効通信速度は 23.94 kbps，BERの平均および中央値はそれぞれ 0.2, 0.04%程度であり，実
用的な高レートの誤り訂正符号化によって十分にエラーフリー化ができると考えられる．実効通
信速度の最高速は 4IMO時の 8PSK変調信号のパケット 2および 3でそれぞれ 36.6, 39.8 kbpsを
BER平均値 3.4, 8.1%程度で達成している．3%程度の BERであれば，符号化率 3/4程度の誤り
訂正を用いたシステム構築が可能であり通信速度を大きく落とさずにシステム構成が可能な範囲
であるといえる．
以上の通り，APTR法を用いた SDM-MIMOによって実海域においても確かに周波数利用効率
を改善して比較的高い実効通信速度を達成できることが示された．最後に，表 5.2に，4IMO時の
QPSK, 8PSK変調信号について得られた実効通信速度と BER平均・中央値を示す．全体として
実用的な BER範囲の通信信号処理結果が得られていることがわかる．特に，本研究で評価した
BER値は実効通信速度に対して過大になっているためここで示したよりも実際はロバストである
と考えられる．また，信号設計において与えたガードタイムおよびプローブ信号長は，図 5.17の
遅延時間に対して過大となっていると考えられることから，信号構成を最適化することでより高
速な実効通信速度を達成することが可能と考えられる．
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図 5.25: 実験結果から得られた実効通信速度と平均 BERの関係：Slot 2および 3のQPSK, 8PSK変調信
号について実効通信速度を算出している．異なる信号パケットで同じ送信チャンネル数・変調方
式の結果を図中の破線で結んで示しており，後段のパケットとなるにつれて実効速度が高速化し
BERは上昇する関係となっている．

表 5.2: 4IMO時の実効通信速度と BERの関係

Packet Number Slot Number Effective Rate (kbps) Mean BER Median BER

1 2 (QPSK) 13.44 0.00006 0

2 2 (QPSK) 23.94 0.00211 0.00044

3 2 (QPSK) 26.36 0.01342 0.0087

1 3 (8PSK) 24.74 0.01005 0.00767

2 3 (8PSK) 36.63 0.03412 0.02428

3 3 (8PSK) 39.82 0.08113 0.07595
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(4) 通信距離・速度の関係

最後に，本研究により通信距離を考慮した通信速度が，先行研究と比較してどの程度向上した
かを示しておく．通信距離と速度の関係について，市場製品群および先行研究例とともに本研究
で得られた実効通信速度を用いて図 5.26に示す．赤，マゼンダおよび黄の星印がそれぞれ鉛直方
向通信，パケット 2までのQPSKおよび 8PSK変調信号を用いた 4チャンネルMIMO通信の実
験データから得られた結果を示している．それぞれ同程度の通信距離・速度の先行例と比較して
それぞれ高速化・長距離化が果たされていることがわかる．
また，通信信号帯域幅と通信距離・速度積の関係を図 5.27に示す．本研究のMIMO通信によっ

て得られた通信距離・速度積の値はパケット２のQPSK・8PSK変調信号に対してそれぞれ約 300,

459 km・kbpsとなっており，従来システムの性能指標である 40 km・kbpsと比較すると，それ
ぞれ 7.5，11.5倍の性能を達成している．先行例では帯域幅が広くなるにつれて通信距離・速度積
の値が低下する傾向となっており，同程度の帯域幅の先行研究開発例と比較しても大きく上回る
性能を示しており，高いスペクトル効率での通信を達成できているといえる．

図 5.26: MIMO実験で得られた通信距離と速度の関係：市販モデム，先行研究例と本研究の 3章の鉛直方
向通信試験結果，および本章のMIMO通信結果のうちQPSKおよび 8PSKの 4IMO送信時 (そ
れぞれ 23.94, 39.82 kbps)を図示した．
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図 5.27: MIMO実験で得られた占有帯域幅と通信距離・速度積の関係：市販モデム，先行研究例と本研
究の 3章の鉛直方向通信試験結果，および本章のMIMO通信結果のうちQPSKおよび 8PSKの
4IMO送信時 (それぞれ約 300, 459 kbps・km)を図示した．

5.4 第5章のまとめ
本章では，固定送受波アレイを用いた SDM-MIMO通信環境を模擬したシミュレーションを実

施し，伝搬距離と伝搬応答計算時に加算する伝搬モード次数を変化させてマルチパス環境を変え
ながら，APTR-DFE法による通信信号処理結果のOutput SNRを評価した．また，実海域にお
ける係留送受波アレイを用いた SDM-MIMO通信試験データに対して APTR-DFE法を適用し，
実海域の時変動伝搬応答下における手法の適用性と通信容量向上を実証した。また，実海域試験
においては伝搬応答の推定に用いるプローブ信号の改良方法を提案し，その有効性を示した．
シミュレーションによる結果からは，マルチパス波が十分に受信される条件下においては SDM-

MIMO通信においても SIMO通信と同様に，有効 SNRとOutput SNRが一致するように信号処
理利得が得られ，マルチパス収束性と十分なCCI抑制が可能であることが定量的に示された．す
なわち固定送受波環境においては APTR法によって送信チャンネルの加算を行っても通信信号
処理品質が劣化しないことが示され，送信チャンネル数の増加とともに通信路の伝送容量を理想
的に増加できる手法といえる．また，伝搬モード次数とOutput SNRの関係から，送信チャンネ
ル数に応じて通信信号処理結果が最良となるマルチパス環境が存在することを示すと共に，より
高次の伝搬モードが含まれてマルチパス波が過多となる条件においても信号処理結果の Output

SNRの低下は一定値までに抑制されることがわかった．加えて，残留 ISIとCCIが通信信号処理
品質に対して及ぼす影響はマルチパス波の多寡に対して，対となるように作用することが分かっ
た．また，長距離の多重マルチパス環境となる伝搬応答に対して，MIMO通信の伝送容量評価結
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果が理論限界値に漸近して推移することがわかり，多重マルチパス環境となる長距離水平方向通
信において高スペクトル効率を達成する可能性が示された．
実海域試験の結果からは，固定環境シミュレーションでは確認できなかった伝搬応答の時変動

性による通信信号処理品質の変動が生じることがわかった．中深度海域におけるタイムリバーサ
ル法およびMIMO通信におけるタイムリバーサル法の信号処理利得が，浅海域におけるタイム
リバーサル法と同様に伝搬応答の時間コヒーレンスと相関関係があることを示した．最大 4チャ
ンネルの同時送信信号に対して，8PSKまでの空間多重MIMO通信信号処理を評価し，実用的な
BER範囲で復調が可能であることを示した．実効通信速度の評価結果から，実海域においても
SDM-MIMO通信による通信容量の向上が見込まれることを実際の空間多重受信データを用いて
実証した．達成した実効通信速度は距離×通信速度の指標を用いると従来の水中音響通信におけ
る性能をはるかに上回り，水平方向通信としては世界最高の水準を達成できたといえる．
以上の結果に基づいて，APTR法に基づく SDM-MIMO通信を実海域においてさらに高速化す

るためには伝搬応答の時間コヒーレンスが小さくなるような計測環境の設計や，伝搬応答の遅延
時間に対して最適化した通信信号フレームの設計が重要になるといえる．また，第 4章で提案し
たような，伝搬応答を逐次的に補償するようなアルゴリズムを導入することで，伝搬応答の時間
コヒーレンス変化の影響を抑制した信号処理が達成できると考えられる．
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第6章 結論

本研究は，海中における無線通信において水中音響通信が重要な意味を持つ kmオーダー以上
の長距離通信を対象として，通信距離を考慮した水中音響通信の高速化を目的とした．長距離水
中音響通信において特徴的な通信信号送受信ジオメトリである深海域鉛直方向通信，および水平
方向通信環境において，それぞれ想定されるマルチパス環境に適した通信信号処理手法を提示し
た．シミュレーションデータおよび実験データに手法を適用し，提案手法の有効性を確認し，実
海域環境における高速通信を実証した．
第１章では，本研究の背景である水中音響通信の海中無線通信技術における位置づけやその課

題，タイムリバーサル法への期待と課題を先行研究のレビューを通して明らかにし，本研究の目
的とアプローチについて述べた．
第２章では，海洋における水中音響通信路の特徴と信号処理の全体構成を解説し，深海域鉛直

方向通信路および水平方向通信路において高速通信を達成するための伝搬環境の緩和条件につい
て述べたうえで，重要な先行研究であるDFEについての動作原理を示した．また，マルチパス波
が卓越する水平方向通信におけるタイムリバーサル法の有効性を定性的に示し，タイムリバーサ
ル法とDFEを組み合わせて用いる PTR-DFE法について述べた．
第３章では，マルチパス波のほとんど無い水中音響通信路を想定して，単一チャンネルDFEを
用いた受信信号処理手法を提案した．深海中のビークルから鉛直方向に位置する洋上母船へアッ
プリンク通信を行う通信形態において，指向性送受波器を利用した実海域試験データを用いて性
能評価を行った．指向性送受波器を利用することで海表面・海底面からの反射波を抑制した信号
の送受信を実現し，信号処理結果のOutput SNRおよびBERから，最大 128QAMの多値変調を
用いたアップリンク通信が実証された．実験中の最大通信距離と最大通信速度はそれぞれ約 3600

m, 70 kbpsであり，通信距離×通信速度の指標でみると 252 km・kbpsとなって，従来の水中音
響通信の基準値 40 km・kbpsから 6倍以上の性能向上を達成した．
第４章では，水平方向通信路を想定して，PTR-DFE法を用いた際の伝搬環境と信号処理利得の

関係をシミュレーションデータを用いたパラメトリックスタディによって検討した．PTR-DFE法
の信号処理利得の理論値を示し，固定送受信環境においては残留 ISIの影響によってOutput SNR

が飽和するものの，残留 ISIが支配的になる有効 SNR範囲以下ではOutput SNRが理論値と一致
することを示した．また，移動体通信環境を模したシミュレーションを用いて，時変動する伝搬
環境における PTR-DFE法の性能分析を行い，従来手法のMDFE法と性能比較を行った．また，
移動体通信環境において明らかとなった PTR-DFE法の問題点を解決するために CT-PTR-DFE

法を提示した．固定送受信環境においては PTR-DFE法によって，また，移動体通信環境におい
ては提案したCT-PTR-DFE法によって背景雑音の影響が大きい範囲においては信号処理利得と
通信路の伝送容量が最大となる結果を示した．
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第５章では，固定送受波アレイを用いた SDM-MIMO通信環境を模擬したシミュレーションを
実施し，伝搬距離と伝搬応答計算時に加算する伝搬モード次数を変化させてマルチパス環境を変
えながら，APTR-DFE法による通信信号処理結果のOutput SNRを評価した．また，実海域に
おける係留送受波アレイを用いた SDM-MIMO通信試験データに対してAPTR-DFE法を適用し，
実海域の時変動伝搬応答下における手法の適用性と通信容量向上を検討した。シミュレーション
による結果から，長距離の多重マルチパス環境となる伝搬応答に対して，MIMO通信の伝送容量
評価結果が理論限界値に漸近して推移することがわかり，多重マルチパス環境となる長距離水平
方向通信において高スペクトル効率を達成する可能性が示された．また，実海域試験において通
信距離約 12.5 km，最大 4チャンネルの同時送信信号に対して 8PSKまでの空間多重MIMO通信
試験データを用いて，APTR-DFE法によるMIMO通信信号処理性能を評価した．結果として，
実用的なBER範囲で空間多重MIMO通信信号の復調が可能であることが実証され，通信速度は
処理結果BERの平均値が 0.2, 3%となる構成に対してそれぞれ 23.94, 36.63 kbpsとなった．距離
×通信速度の指標を用いると従来の水中音響通信における性能をはるかに上回り，水平方向通信
としては世界最高の水準を達成できたといえる．
タイムリバーサル法を用いた通信信号処理技術の今後の課題としては，実データへの適用につ

いて様々な環境について検証することや，APTR法の時変動環境への耐性向上が挙げられる．特
に，音速プロファイル条件が異なる海域条件や水深の異なる海域における実証試験や，CT-PTR

法のAPTR法への拡張などが挙げられる．また，基礎的手法として用いたDFEについての今後
の発展としては，DFEを利用したターボ等化や適応アルゴリズムの改良などを行うことによって，
より復調性能を向上させられる可能性があり，それらの検討が望まれる．特に，水中音響通信路の
スパース性を考慮すると，スパースモデリング技術などを応用することで有効なフィルタタップ
のみを作用させることができ，CT-PTR法やDFE単体での復調性能を向上できる可能性がある．
このように，検討すべき実験環境や様々な技術応用の余地は残されており，水中音響通信技術

の可能性を広げるためにはより厳しい通信路においても高速通信を達成することが望まれる．
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