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あらまし 異種無線システム間でのダイナミックな周波数共用 (DSA: Dynamic Spectrum Access)を効率的に行うた
めに，既存無線システムの周波数利用に関する統計情報が有用である．本稿では，周波数領域での電力検出に基づく
周波数観測から統計情報を推定することを考える．電力検出では，適切に検出閾値を設定するためにノイズフロアを
知る必要がある，一般的に，ノイズフロアは周波数依存性を持ち，そのレベルはゆっくりと時間変動する．そこで本
稿では，ノイズフロアの形状及びレベルの時間変動を考慮したノイズフロアレベル推定法の検討を行う．具体的には，
ノイズフロアの形状の事前情報と異常値検出法である FCME (Forward Mean Consecutive Mean Excision)アルゴリ
ズムを用いて，周波数観測をしながらノイズフロアレベルを推定する手法を提案する．計算機シミュレーション及び
実地実験によって提案法の妥当性を示す．
キーワード ノイズフロア推定，ダイナミックスペクトラムアクセス，スマートスペクトラムアクセス，周波数観測

Time and frequency varying noise floor estimation for spectrum usage
measurement

Hiroki IWATA†, Kenta UMEBAYASHI†,

Janne LEHTOMÄKI††, and Miguel LÓPEZ-BENÍTEZ†††
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Abstract For efficient spectrum sharing between heterogeneous wireless systems, statistical information regarding
spectrum use by incumbent systems is useful. In this work, we suppose to estimate statistical information based
on FFT-ED (Energy Detection based on FFT)-based spectrum measurement. In FFT-ED, noise floor has to be
estimated to set a detection threshold appropriately. In general, noise floor has a frequency dependency and its
level varies in time. Therefore, we investigate a noise floor estimation considering the shape and level of noise floor.
Specifically, we propose a method which can estimate the noise floor level while performing spectrum measurement
exploiting a prior information regarding the shape of noise floor and an outlier detection algorithm (FCME: Forward
Mean Consecutive Mean Excision). We justify the proposed method by means of computer simulation and actual
measurement.
Key words Noise floor estimation, Dynamic Spectrum Access, Smart Spectrum Access, Spectrum Measurement
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1. は じ め に
高速・大容量通信の発展や無線通信サービスの多様化に伴い，
周波数資源の需要は増加の一途をたどっており，周波数資源は
非常に貴重なものとなっている [1]．このため，周波数資源の
効率的な割当て・利用が必要である．周波数割当は一般的に固
定かつ排他的に行われており，現在割当可能な周波数資源は不
足してきている．一方で，世界中の各機関の周波数観測 [2]か
ら，既存無線システムの周波数資源の利用率は低いことが明ら
かにされている [3–5]．
周波数資源不足や周波数資源の非効率的な利用の問題を解決
するために，コグニティブ無線技術を用いたダイナミックスペ
クトラムアクセス (Dynamic Spectrum Access: DSA)に関す
る研究が盛んに行われている [6]．DSAでは，周波数利用の優
先度が高い利用者 (High-Priority User: HPU) によって使用
されていない周波数 (ホワイトスペース) を，低優先度利用者
(Low-Priority User: LPU）が，HPUへの有害な干渉を避けつ
つ時間/空間的に利用されていな周波数を二次利用する１つの
周波数共用技術である．
現在，スマートスペクトラムアクセス (Smart Spectrum Ac-

cess: SSA)と呼ばれる DSAを高度化した周波数共用の検討が
行われている [7]．SSA は，PU の周波数利用に関する事前情
報 (例: 統計情報)を有効活用することでより効率的に時間，空
間，周波数軸において DSAを実現することを目指す．実際に，
周波数利用率やマルコフモデルにおける遷移確率のような統計
情報の利用により，スペクトラムセンシングの性能が向上する
ことが報告されている [8–10]．また，統計情報はMAC層など
の上位レイヤー，例えばチャネル選択や割当の効率を向上させ
ることも可能である [11, 12]．
SSA における 1 つの重要な課題は，如何にして事前情報を

取得するかである．この課題に対して，2 階層型の SSA が検
討されている (図 1) [7]．ここで，第 1 階層は DSA システム
(DSA system: DSAS) に相当し，第 2 階層はスペクトラムア
ウェアネスシステム (Spectrum Awareness System: SAS) で
ある．SASは，複数の周波数観測システム，データーサーバー，
計算サーバー，スペクトラムマネージャーから構成される．周
波数観測システムは，複数のセンサーとデータ収集局から構成
され，あるエリアの周波数利用に関するデータを取得・収集し
データーサーバーに蓄積する．計算サーバーは観測データから
有用な情報をモデル化や学習により抽出する．スペクトラムマ
ネージャーは抽出された情報を LPU へ提供する役割を持つ．
LPU は，受け取った情報を利用してスペクトラムセンシング
やチャネル選択等を行い HPUとの周波数共用を実現する．本
稿では，センサーの周波数観測信号処理に焦点を当てる．
センサーは，広帯域の RF信号を長期間取り込み，周波数の
利用が有る ("1") か無い ("0") かを判定 (信号検出)し，判定結
果をデータ収集局に送信する．周波数観測システムでは，広域
のエリアをカバーするためセンサーを多数配置する．このため，
システム全体のコストを考えると，各センサーには高精度かつ
低処理量な信号検出法が求められる．

図 1 2 階層型 SSA の概念図

低演算量な信号検出法として，FFT-ED (FFT (Fast Fourier
Transform)に基づいた電力検出 (ED: Energy Detection))が
広く用いられている．これは，FFTを用いた時間-周波数変換，
パワースペクトラム推定，パワースペクトラム推定値に対する
電力検出を行う．この FFT-EDには 2つの課題がある．1つ目
は，信号検出能力がさほど高くないことである．これは，FFT
を用いたパワースペクトラム推定値の分散が大きいことが原因
である．この問題に対して，Welch FFT-ED (Welch FFTに基
づいた ED)の検討が行われている．Welch FFTでは，複数の
パワースペクトラム推定値の平均化を行うことで，パワースペ
クトラム推定値の分散を抑える [13]．これにより，信号検出能
力を向上させることが可能となる．このため，本稿ではWelch
FFT-EDを用いた周波数観測に着目する．
2つ目は，検出閾値設定問題である．閾値が低すぎる場合，信
号が存在しないにも関わらず信号ありと誤判定する確率 (誤警報
確率)が高くなる．一方，閾値が高すぎる場合，信号が存在する
時に信号ありと判定する確率 (検出率)が低くなる．このため，
適切に検出閾値を設定する必要がある．検出閾値の設定基準は，
主に一定誤警報確率 (CFAR: Constant False Alarm Rate)基
準と一定検出率基準 (CDR: Constant Detection Rate)の 2つ
がある [14]．CFAR基準は，目標誤警報確率を満たすように閾
値を設定する．一方，CDR基準は目標 SNR (Signal-to-Noise
Ratio)時に目標検出率を満たすように閾値を設定する．いずれ
の基準も，ノイズフロアレベル (平均雑音電力)情報が必要であ
るが，一般的にノイズフロアは時間とともに変化するので定期
的に推定する必要がある [15]．本稿では，Welch FFT-ED を
用いた周波数観測におけるノイズフロア推定問題に着目する．
時間変動するノイズフロアの推定に関する研究はこれまでに
多数行われてきている．ノイズフロアがフラット，すなわちホ
ワイトノイズを仮定し，異常値検出法である FCME (Forward
Mean Consecutive Mean Excision) アルゴリズム [16]を用い
てノイズフロアレベルを推定する方法が提案されている [15]．
本手法は，周波数観測をしながら，ノイズフロアレベルの推定
が可能である．具体的には，信号成分を含むパワーサンプル
(信号サンプル)と雑音成分のみから成るパワーサンプル (雑音
サンプル)を識別し，識別した雑音サンプルの平均値をノイズ
フロアレベル推定値とする．この手法の問題点として 2つ挙げ
られる．
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図 2 ノイズフロアの形状 (RSA607A)
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図 3 ノイズフロアの形状 (RSA306)

1つ目は，適切に信号サンプルと雑音サンプルを識別できな
かった場合にノイズフロアレベルが過大推定されることである．
この問題に対して，ノイズフロアレベルを FCMEアルゴリズ
ムを用いて数回推定し，その中央値 (メディアン)をとる方法が
考えられている [17]．これにより，ノイズフロアの推定精度が
向上することが示されている．
2つ目は，ノイズフロアがフラットではない場合，ノイズフ

ロア推定精度が低下することである．これは，FCMEアルゴリ
ズムを用いた方法はノイズフロアの形状がフラットであること
を仮定しており，周波数毎の雑音電力を推定をできないためで
ある．図 2，3 は，センサー (Tektronix RSA306, RSA607A)
のノイズフロア (センサーを RF終端し，50個のパワースペク
ラムを平均化したもの)を示したものである．図よりノイズフ
ロアはフラットではなく，周波数依存性を持つことが確認でき
る．さらに，センサー固有のノイズフロア形状を持つことも確
認できる．
これらの問題に対して，t-ED-meanアルゴリズムが提案され

ている [18]．本手法は，ノイズフロアの形状は長期間に渡って
変化しないことから，1FFTブロック内のエネルギーを検定統

計量として 1FFTブロック内に信号が含まれているか否かを判
定 (時間領域での ED: t-ED) し，信号が含まれていないと判定
された複数の FFTブロックのパワースペクトラム推定値の時
間平均を計算する．これにより，周波数観測をしながら，周波
数依存性が保存されたノイズフロアの推定が可能となる．しか
し，t-ED-meanアルゴリズムでは，信号が常時存在する周波数
のノイズフロアが適切に推定できないという欠点がある．
この問題に対して，本稿ではノイズフロアに関する事前情報
を用いたノイズフロア推定法を提案する．本手法は，ノイズフ
ロアの形状が予め分かっているため，ノイズフロアレベルの推
定問題を考えることと等化である．具体的には，事前情報とし
て持っているノイズフロアの基準値とある時刻でのノイズフロ
アの差を推定する．これにより，信号が常時存在するか否かに
関わらず高精度にノイズフロアの推定が可能となる．
本論文の構成は次の通りである．2.では本研究で想定するシ
ステムモデルを示し，検出閾値，誤警報確率，検出率を解析的に
導出する．その後，3.章において提案するノイズフロア推定法
の説明を行う．具体的には，3. 1節においてノイズフロアに関
する仮定を与え，3. 2節で具体的に提案アルゴリズムを紹介す
る．4.章では計算機シミュレーション (4. 1)と実験 (4. 2)によ
り提案法の妥当性を確認する．最後に，結論を 5.章に述べる.

2. システムモデル
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図 4 観測信号処理のブロック図
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図 5 周波数観測のタイムフレーム構成

図 4 は，観測信号処理のブロック図を示している．本稿で
は，Welch FFTに基づいた電力検出 (Welch FFT-ED)の結果
から DCのような統計情報を推定することを想定する．Welch
FFT-EDは，通常用いられる FFT-EDを一般化したものであ
り，電力検出精度の向上が可能である．また，図 5は，周波数
観測のタイムフレーム構成を示している．1周波数観測期間は，
複数の信号取り込み時間から構成され，1取り込み時間は N サ
ンプルの I/Qベースバンド信号から成る．
ここから，t番目の取り込み時間に着目する．Welch FFT-ED
は初めに I/Q ベースバンド信号 rt = [rt[1], rt[2], · · · , rt[N ]]T
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を K 個の FFTブロックに分割する．k 番目の FFTブロック
における I/Qベースバンド信号 rk, k = 1, 2, · · · K は下記で与
えられる (式の簡略化のため取り込み時間番号を示す添え字 t

は，これ以降省略する)．

rk = r[(k − 1)Ns + 1, · · · , (k − 1)Ns + Ns]T (1)

=




zk (信号あり)

xk + zk (信号なし)
(2)

但し，Ns は各 FFT ブロックのサンプル数であり，I/Q ベー
スバンド信号の全サンプル数は N = KNs となる．雑音サン
プルベクトル zk は，次元 Ns，平均ベクトル µz = 0Ns，共分
散行列 Σz = σ2

zCz の多変量の円対称複素正規分布に従うと仮
定する．ここで，σ2

z は雑音電力，Cz は zk の相関行列であり，
0Ns は次元 Ns のゼロベクトルである．一方，信号サンプルベ
クトル xk は，次元 Ns，平均ベクトル µx = 0Ns，共分散行列
Σx = σ2

xCx の多変量の円対称複素正規分布に従うと仮定する．
ここで，σ2

x は信号電力，Cx は xk の相関行列である．また，
行列 R = [r1r2 · · · rK ]とおく．
次に，各 FFT ブロックに対してWelch FFT 処理を行う．

Welch FFT は，FFT ブロックのセグメント化，各セグメン
トに対する FFT 処理，パワースペクトラム推定値の平均化
から構成される．k 番目の FFT ブロックのベースバンド信
号 rk における l 番目のセグメントの I/Q ベースバンド信号
rk,l, k = 1, 2, · · · K, l = 1, 2, · · · , Lは下記で与えられる．

yk,l = r[(k − 1)(l − 1)(1 − ρ)Nseg + 1, · · · ,

(k − 1)(l − 1)(1 − ρ)Nseg + Nseg]T .
(3)

但し，ρ ∈ [0, 1]はオーバーラップ率であり，隣接セグメント間
のオーバーラップの度合いを示している．また，Nseg(≦ Ns)
はセグメントサイズである．本稿では，ρ = 0.5とし，FFTブ
ロックサイズ Ns 及びセグメントサイズ Nseg は 2のべき乗と
なるように設定する．この場合のセグメント数 Lは下記で与え
られる．

L = 2Ns/Nseg − 1 (4)

セグメント化処理後, 各セグメントに対して FFTを行う．rk,l
(k = 1, 2, · · · K, l = 1, 2, · · · , L)に対する FFT結果は下記で
与えられる．

Yk,l =
1√
Nseg

FWrk,l

= [Yk[l, 0], Yk[l, 1], · · · ,

Yk[l, f ], · · · , Yk[l, Nseg − 1]T .

(5)

但し，F = (exp(−j2πmf/Nseg))m,f=0,1,··· , Nseg−1 は，離
散フーリエ変換行列である．また，対角行列 W =
diag(w0, w1, · · · , wNseg−1) は対角成分に窓関数の係数を含
む行列であり，そのエネルギー

∑Nseg−1
m=0 w2

m は 1に正規化さ
れているとする．最後に，パワースペクトラム推定を行う．k

番目の FFTブロックにおける平均化されたパワースペクトラ
ム推定値 Pk は次式で与えられる．

Pk = 1
L

L−1∑
l=0

|Yk[l, f ]|2

= [Pk[0], Pk[1], · · · , Pk[f ], · · · , Pk[Nseg − 1]]T . (6)

但し，f = 0, 1, · · · , Nseg −1は周波数ビンのインデックス番号
である．また，Pk を横に並べた行列 Pを P = [P1P2 · · · PK ]
と置く．
最後に各周波数ビンに対して電力検出を行う．k番目の FFT
ブロック，f 番目の周波数ビンにおける電力検出結果を下記で
与えられる．

D[k, f ] =

{
1 (Pk[f ] > τ̇)
0 (otherwise)

(7)

但し，検出結果"1"は信号ありを，"0"は信号なしを指してお
り，τ̇ は検出閾値である．閾値 τ̇ は，ノイズフロア推定値
Ût = [Û [t, 0], Û [t, 1], · · · , Û [t, f ], · · · , Û [t, Nseg − 1]]T を用い
て設定される．閾値設定の詳細は 2. 1節で，ノイズフロア推定
の詳細は 3.章で説明する．

2. 1 検出閾値，検出率，誤警報率の導出
Welch FFTセグメント番号 lにおける FFT結果 Yk[l, f ]は
次式で与えられる．

Yk[l, f ] =

{
Zk[l, f ] (H0 :信号なし)
Xk[l, f ] + Zk[l, f ] (H1 :信号あり)．

(8)

但し，Zk[l, f ]は雑音サンプルベクトル zk のセグメント番号 l

における FFT値であり，独立同分布な平均 0, 分散 U [t, f ]の
円対称複素ガウス分布に従うものとする．一方，Xk[l, f ]は信
号サンプルベクトル xk のセグメント番号 l における FFT 値
であり，独立同分布な平均 0, 分散 Q[t, f ]の円対称複素ガウス
分布に従うものとする．また，Zk[l, f ] と Xk[l, f ] は互いに独
立であるものとし，1FFT ブロック (L セグメント) 内での周
波数利用パターンの変化はないものとする．この時，各周波数
ビンのパワースペクトラム推定値 Pk[f ] はガンマ分布に従い，
x = Pk[f ]とした時の相補累積分布関数 F (τ)は次式で与えら
れる．

F (τ) =
∫ ∞

τ

f(x) =




Γ̃
(

L, τ
U [t,f ]/L

)
: H0

Γ̃
(

L, τ
(U [t,f ]+Q[f ])/L

)
: H1．

(9)
但し，f(x)は xの確率密度関数を示している．また，Γ̃(α, θ) =

1
Γ(α)

∫ ∞
θ

xα−1exp(−x)dxは，正規化不完全ガンマ関数であり，
Γ(·)はガンマ関数である．次に，CFAR基準を満たす検出閾値
とその検出率，及び CDR基準を満たす検出閾値とその誤警報
確率を導出する．
CFAR基準を満たす検出閾値 τ̇PF A は下記の式を満足する．

ṖFA = Prob(Pk[f ] > τ̇PF A |H0) = Γ̃
(

L,
τ̇

U [t, f ]/L

)
.

(10)
但し，ṖFA は目標誤警報確率である．この時，検出閾値 τ̇PF A

は次式で与えられる．
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を K 個の FFTブロックに分割する．k 番目の FFTブロック
における I/Qベースバンド信号 rk, k = 1, 2, · · · K は下記で与
えられる (式の簡略化のため取り込み時間番号を示す添え字 t

は，これ以降省略する)．

rk = r[(k − 1)Ns + 1, · · · , (k − 1)Ns + Ns]T (1)

=




zk (信号あり)

xk + zk (信号なし)
(2)

但し，Ns は各 FFT ブロックのサンプル数であり，I/Q ベー
スバンド信号の全サンプル数は N = KNs となる．雑音サン
プルベクトル zk は，次元 Ns，平均ベクトル µz = 0Ns，共分
散行列 Σz = σ2

zCz の多変量の円対称複素正規分布に従うと仮
定する．ここで，σ2

z は雑音電力，Cz は zk の相関行列であり，
0Ns は次元 Ns のゼロベクトルである．一方，信号サンプルベ
クトル xk は，次元 Ns，平均ベクトル µx = 0Ns，共分散行列
Σx = σ2

xCx の多変量の円対称複素正規分布に従うと仮定する．
ここで，σ2

x は信号電力，Cx は xk の相関行列である．また，
行列 R = [r1r2 · · · rK ]とおく．
次に，各 FFT ブロックに対してWelch FFT 処理を行う．

Welch FFT は，FFT ブロックのセグメント化，各セグメン
トに対する FFT 処理，パワースペクトラム推定値の平均化
から構成される．k 番目の FFT ブロックのベースバンド信
号 rk における l 番目のセグメントの I/Q ベースバンド信号
rk,l, k = 1, 2, · · · K, l = 1, 2, · · · , Lは下記で与えられる．

yk,l = r[(k − 1)(l − 1)(1 − ρ)Nseg + 1, · · · ,

(k − 1)(l − 1)(1 − ρ)Nseg + Nseg]T .
(3)

但し，ρ ∈ [0, 1]はオーバーラップ率であり，隣接セグメント間
のオーバーラップの度合いを示している．また，Nseg(≦ Ns)
はセグメントサイズである．本稿では，ρ = 0.5とし，FFTブ
ロックサイズ Ns 及びセグメントサイズ Nseg は 2のべき乗と
なるように設定する．この場合のセグメント数 Lは下記で与え
られる．

L = 2Ns/Nseg − 1 (4)

セグメント化処理後, 各セグメントに対して FFTを行う．rk,l
(k = 1, 2, · · · K, l = 1, 2, · · · , L)に対する FFT結果は下記で
与えられる．

Yk,l =
1√
Nseg

FWrk,l

= [Yk[l, 0], Yk[l, 1], · · · ,

Yk[l, f ], · · · , Yk[l, Nseg − 1]T .

(5)

但し，F = (exp(−j2πmf/Nseg))m,f=0,1,··· , Nseg−1 は，離
散フーリエ変換行列である．また，対角行列 W =
diag(w0, w1, · · · , wNseg−1) は対角成分に窓関数の係数を含
む行列であり，そのエネルギー

∑Nseg−1
m=0 w2

m は 1に正規化さ
れているとする．最後に，パワースペクトラム推定を行う．k

番目の FFTブロックにおける平均化されたパワースペクトラ
ム推定値 Pk は次式で与えられる．

Pk = 1
L

L−1∑
l=0

|Yk[l, f ]|2

= [Pk[0], Pk[1], · · · , Pk[f ], · · · , Pk[Nseg − 1]]T . (6)

但し，f = 0, 1, · · · , Nseg −1は周波数ビンのインデックス番号
である．また，Pk を横に並べた行列 Pを P = [P1P2 · · · PK ]
と置く．
最後に各周波数ビンに対して電力検出を行う．k番目の FFT
ブロック，f 番目の周波数ビンにおける電力検出結果を下記で
与えられる．

D[k, f ] =

{
1 (Pk[f ] > τ̇)
0 (otherwise)

(7)

但し，検出結果"1"は信号ありを，"0"は信号なしを指してお
り，τ̇ は検出閾値である．閾値 τ̇ は，ノイズフロア推定値
Ût = [Û [t, 0], Û [t, 1], · · · , Û [t, f ], · · · , Û [t, Nseg − 1]]T を用い
て設定される．閾値設定の詳細は 2. 1節で，ノイズフロア推定
の詳細は 3.章で説明する．

2. 1 検出閾値，検出率，誤警報率の導出
Welch FFTセグメント番号 lにおける FFT結果 Yk[l, f ]は
次式で与えられる．

Yk[l, f ] =

{
Zk[l, f ] (H0 :信号なし)
Xk[l, f ] + Zk[l, f ] (H1 :信号あり)．

(8)

但し，Zk[l, f ]は雑音サンプルベクトル zk のセグメント番号 l

における FFT値であり，独立同分布な平均 0, 分散 U [t, f ]の
円対称複素ガウス分布に従うものとする．一方，Xk[l, f ]は信
号サンプルベクトル xk のセグメント番号 l における FFT 値
であり，独立同分布な平均 0, 分散 Q[t, f ]の円対称複素ガウス
分布に従うものとする．また，Zk[l, f ] と Xk[l, f ] は互いに独
立であるものとし，1FFT ブロック (L セグメント) 内での周
波数利用パターンの変化はないものとする．この時，各周波数
ビンのパワースペクトラム推定値 Pk[f ] はガンマ分布に従い，
x = Pk[f ]とした時の相補累積分布関数 F (τ)は次式で与えら
れる．

F (τ) =
∫ ∞

τ

f(x) =




Γ̃
(

L, τ
U [t,f ]/L

)
: H0

Γ̃
(

L, τ
(U [t,f ]+Q[f ])/L

)
: H1．

(9)
但し，f(x)は xの確率密度関数を示している．また，Γ̃(α, θ) =

1
Γ(α)

∫ ∞
θ

xα−1exp(−x)dxは，正規化不完全ガンマ関数であり，
Γ(·)はガンマ関数である．次に，CFAR基準を満たす検出閾値
とその検出率，及び CDR基準を満たす検出閾値とその誤警報
確率を導出する．
CFAR基準を満たす検出閾値 τ̇PF A は下記の式を満足する．

ṖFA = Prob(Pk[f ] > τ̇PF A |H0) = Γ̃
(

L,
τ̇

U [t, f ]/L

)
.

(10)
但し，ṖFA は目標誤警報確率である．この時，検出閾値 τ̇PF A

は次式で与えられる．
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τ̇PF A = U [t, f ]
L

Γ̃−1 (
L, ṖFA

)
. (11)

但し，Γ̃−1 は，正規化不完全ガンマ関数の逆関数である．また，
検出閾値 τ̇PF A を用いた時の検出率は下記で与えられる．

PD = Prob(Pk[f ] > τ̇PF A |H1) = Γ̃

(
L,

Γ̃−1 (
L, ṖFA

)
1 + SNR[f ]

)
.

(12)
但し，SNR[f ] = Q[f ]

U [f ] である．
CDR基準を満たす検出閾値 τ̇PD は下記の式を満足する．

ṖD = Prob(Pk[f ] > τ̇PD |H1) = Γ̃
(

L,
τ̇PD

U [f ](1 + SNRtarget)/L

)
.

(13)
但し，ṖD は目標検出率，SNRtarget は目標 SNRである．この
時，検出閾値 τ̇PD は次式で与えられる．

τ̇PD = U [t, f ](1 + SNRtarget)
L

Γ̃−1 (
L, ṖD

)
. (14)

また，検出閾値 τ̇PD を用いた時の誤警報確率は下記で与えら
れる．

PFA = Γ̃
(
L, (1 + SNRtarget)Γ̃−1 (

L, ṖD

))
. (15)

式 (11), (14)から，適切に閾値を設定するためには，ノイズフ
ロア情報 U [t, f ]が必要となる．

3. ノイズフロア推定法
3. 1 ノイズフロアに関する仮定
ここでは，我々が提案するノイズフロア推定法を正当化する

ために，ノイズフロアに関して 2 つの仮定を置く．1 つ目は，
ノイズフロアの形状は変化せず，時間とともにノイズフロアの
レベルのみが乗法的に変化するという仮定である．すなわち，
任意の信号取り込み時間 t = iと t = j ( |= i)におけるノイズフ
ロア U [t = i, f ]と U [t = j, f ]の間に以下の関係が成立する．

U [t = j, f ] = γt=i,t=jU [t = i, f ]. (16)

但し，γt=i,t=j はノイズフロアレベルの変動係数である．
2つ目は，少なくとも 1取り込み時間内でのノイズフロアレ
ベルの変化がないと仮定する．

3. 2 提 案 法
前節で述べたようにノイズフロアの形状は変化しない．しか

し，一般的にノイズフロアの形状は未知であるため推定する必
要がある．本稿では，センサーが RF終端機能を持つと想定し，
周波数観測開始直後にノイズフロアの形状を推定し，この推定
値をノイズフロアの事前情報 (基準値) とする．ノイズフロア
の基準値 µref [f ]は，パワースペクトラム推定値の時間平均値
であり，次式で与えられる．

µref [f ] =
1
I

I−1∑
i=0

Pi,ref [f ] (17)

但し，I は時間平均回数，Pi,ref [f ]は RF終端後のパワースペ

クトラム推定値であり，Welch FFT処理により得られる．ま
た，µref = [µref [0], µref [1], · · · , µref [Nseg −1]]T と定義する．
これにより，式 (16)から信号取り込み時間 t = j におけるノイ
ズフロア U [t, f ]と µref [f ]の間には下記の関係が成り立つ．

U [t = j, f ] = γt=jµref [f ]. (18)

但し，γt=j は，µref [f ]に対するノイズフロアレベルの変動係
数である．この時，本研究のノイズフロア推定問題を下記のよ
うに定義する: 「ノイズフロアの基準値 µref [f ]を事前情報と
して，周波数観測 (Welch FFT-ED)を行いながら，式 (18)の
ノイズフロアの変動係数 γt を推定する．」
この問題の課題は，状態H0 とH1 が混在する中で γt=j を推
定しなければならないことである．すなわち，状態 H0 と H1

を識別し，状態H0 のサンプルのみを用いて γt を推定する．こ
れにより，γt の過大推定を最小限に抑える．本稿では，状態
H0 とH1 の識別に FCMEアルゴリズムの考え方を用いる．具
体的には，図 6に示すアルゴリズムを用いて γt=j を推定する
ことにより，ノイズフロア推定値 Ûを得る．
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図 6 提案法のブロック図

提案法の最初の処理は，I/Qベースバンド信号 Rt に対する
電力検出である．これにより，状態 H0 の FFTブロックを見
つける．具体的には，各 FFTブロックの総電力 Tk = rHk rk と
閾値 ν を比較することにより，各 FFTブロックの状態を判定
する．電力検出によって状態 H0 と判定された FFTブロック
の集合 Θは下記で与えられる．

Θ = {k|Tk < ν}. (19)

但し，集合 θの要素数を |Θ|と定義する．また，ν は電力検出の
閾値であり，CFAR基準を満たすように設定される．2. 1節の
式 (11)から閾値 ν は雑音電力に依存することから，本研究では
FCMEアルゴリズムを応用し雑音電力 σ̂2

z を推定する．FCME
アルゴリズムを用いた雑音電力推定及び閾値 ν の設定は 3. 3節
で説明する．
次に，ノイズフロアの等化処理を行う．すなわち，事前情報

µref を用いて，ノイズフロアを全周波数ビンに渡ってフラット
にする．具体的には，下記の計算を行う．

vk∈Θ[f ] =
Pk∈Θ[f ]
µref [f ]

. (20)

これにより，状態 H0 の周波数ビンのパワースペクトラム推定
値は同一同分布となる．すなわち，確率変数の線形変換の性質
から vk[f ]の相補累積分布関数は下記で与えられる．
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Fvk[f ](y) =




Γ̃
(
L, y

γt/L

)
: H0

Γ̃
(
L, y

(γt+Q[f ]/µref [f ])/L

)
: H1．

(21)

また，vk∈Θ を横に並べた行列を V と定義する．但し，
vk∈Θ = [vk∈Θ[0], vk∈Θ[1], · · · , vk∈Θ[Nseg − 1]T である．
その後，vk∈Θ[f ]の平均値 δ[f ]を計算する．すなわち，

δ[f ] = 1
|Θ|

∑
k∈Θ

vk[f ]. (22)

また，ベクトル δ を δ = [δ[0], δ[1], · · · , δ[Nseg − 1]T =
diag(VVT)/|Θ| と置く．もし，集合 Θ に含まれる FFT ブ
ロック番号の状態が真に H0 であれば δ の平均値は γt=j の良
い推定量となる．しかし，常時信号が存在する (常に状態 H1)
環境においては，上記の方法は信号サンプルが原因となって
γt=j を過大推定する．このため，信号サンプルの影響を排除し
た上で δ の平均値を計算する必要がある．これを行うため，δ

に対して FCMEアルゴリズムを応用する．FCMEアルゴリズ
ムは，信号が存在しない周波数ビンを特定し，特定された周波
数ビンの δ[f ]の平均を計算する．この平均値が γt=j の推定値
γ̂t=j となる．すなわち，

γ̂t=j =
1

|C|
∑
f∈C

δ[f ]. (23)

但し，集合 Cは FCMEアルゴリズムによって状態 H0 と判定
された周波数ビンであり，|C|は集合 Cの要素数である．具体
的には，集合 Cは下記で与えられる．

C = {f |δ[f ] < η}. (24)

FCME アルゴリズムを応用した γt=j の推定は 3. 3 節で説明
する．
最終的にノイズフロアの推定値は下記で与えられる．

Û [t = j, f ] = γ̂t=jµref [f ]. (25)

3. 3 FCMEアルゴリズムを応用した仮の雑音電力推定及
び γt の推定

FCMEアルゴリズムは，異常値 (信号サンプル)と雑音サン
プルが混在する中で信号サンプルと雑音サンプルを分離する方
法であり，電力次元で動作する [16]．ここでは，N 個のパワー
サンプル P [n]を信号サンプルと雑音サンプルに分離すること
を考える．また，雑音のパワーサンプルは独立なガンマ分布に
従うと想定する．FCME アルゴリズムは初めにパワーサンプ
ルを昇順に並べ替え (これを P (n)と置く)，パワーの小さいサ
ンプルを S 個取りだし，その平均値 P̄ = 1

S

∑S

n=1 P (n) を計
算する．その後，計算した平均値が真の雑音電力であるとみな
し，2. 1節の式 (11)を用いて CFAR基準に従う閾値 τFCME を
計算する．すなわち，

τFCME = P̄ TCME . (26)

但し，TCME = 1
L
Γ̃−1 (L,PFA,FCME)であり，事前に計算可能

なパラメータである．ここで，PFA,FCMEはFCMEアルゴリズ

ムに用いる目標誤警報確率であり，本稿では PFA,FCME = 0.01
に設定する．そして，計算した閾値と並べ替えられたパワーサ
ンプル P (n)を比較し，閾値より小さいパワーサンプルの平均
値 P̄ を計算する．再び，計算した平均値を用いて CFAR基準
に従う閾値を計算し，閾値と P (n)の比較を行う．以上の処理
を，閾値以下になるパワーサンプルが増加しなくなる，または
全サンプルが閾値以下になるまで繰り返す．FCME アルゴリ
ズムは，最後の反復処理で閾値以下となったサンプルを雑音サ
ンプルとみなし，それ以外のサンプルを信号サンプルとみなす．
また，最後の反復処理における平均値を雑音電力推定値として
使用する．
各 FFTブロックの総電力 Tk は，状態がH0 である場合ガン
マ分布に近似できる [19, 20]．すなわち，状態が H0 の時の Tk

の相補累積分布関数は下記で与えられる．

FTk (y) = Γ̃


h′

2 ,
( 2y
σ2

z
− c1)

√
h′
c2

+ h′

2


 . (27)

但し，h′ = c3
2/c

2
3 で与えられる．ここで，cj = 2

∑Ns

i=1 λj
i で与

えられ，λiは雑音サンプルベクトル rk の相関行列Cz の固有値
である．式 (9)と式 (27)は同じガンマ分布であるため，FCME
アルゴリズムの閾値 τFCME は (26) と同じ形となる．但し，
P̄ = 1

NsS

∑S

k=1 T (k) (ここで，T (k) は Tk を昇順に並べたも
の)となり，Sは Tk < τFCMEを満たす FFTブロック数である．
また，TCME = 1

2 {
√

c2
h′ (2Γ̃−1

(
h′

2 , PFA,FCME

)
−h′)+ c1}で

ある．最後の反復処理における平均値を雑音電力推定値 σ̂2
z と

して使用する．この σ̂2
z を用いて Tk に対する電力検出におけ

る閾値 ν は下記で与えられる．

ν = σ̂2
zTCME . (28)

γt=j の推定においても，δ[f ] がガンマ分布に従うことから
FCME アルゴリズムの考え方がそのまま適用できる．任意の
周波数ビン f において Tk に対する電力検出が状態 H0 のみの
FFT ブロックを検出できたと仮定すると，δ[f ] は以下に示す
ガンマ分布に従う．すなわち，状態がH0 の時の δ[f ]の相補累
積分布関数は下記で与えられる．

Fδ[f ](y) = Γ̃
(
L,

y

|Θ|γt=j/L

)
. (29)

但し，Θは式 (19)で与えられる集合である．以上より，FCME
アルゴリズムの閾値 τFCME は (26) と同じ形となる．但し，
P̄ = 1

S

∑S

f=1 δ(f) (ここで，δ(f)は δ[f ]を昇順に並べたもの)
となり，S は δ[f ] < τFCME を満たす周波数ビン数である．ま
た，TCME = |Θ|

L
Γ̃−1 (L,PFA,FCME)である．そして，最後の

反復処理における平均値がノイズフロアの変動係数 γt=j の推
定値 γ̂t=j となる．

4. 数 値 評 価
4. 1 計算機シミュレーション
本節では，モンテカルロシミュレーションを用いて提案法及
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Fvk[f ](y) =




Γ̃
(
L, y

γt/L

)
: H0

Γ̃
(
L, y

(γt+Q[f ]/µref [f ])/L

)
: H1．

(21)

また，vk∈Θ を横に並べた行列を V と定義する．但し，
vk∈Θ = [vk∈Θ[0], vk∈Θ[1], · · · , vk∈Θ[Nseg − 1]T である．
その後，vk∈Θ[f ]の平均値 δ[f ]を計算する．すなわち，

δ[f ] = 1
|Θ|

∑
k∈Θ

vk[f ]. (22)

また，ベクトル δ を δ = [δ[0], δ[1], · · · , δ[Nseg − 1]T =
diag(VVT)/|Θ| と置く．もし，集合 Θ に含まれる FFT ブ
ロック番号の状態が真に H0 であれば δ の平均値は γt=j の良
い推定量となる．しかし，常時信号が存在する (常に状態 H1)
環境においては，上記の方法は信号サンプルが原因となって
γt=j を過大推定する．このため，信号サンプルの影響を排除し
た上で δ の平均値を計算する必要がある．これを行うため，δ

に対して FCMEアルゴリズムを応用する．FCMEアルゴリズ
ムは，信号が存在しない周波数ビンを特定し，特定された周波
数ビンの δ[f ]の平均を計算する．この平均値が γt=j の推定値
γ̂t=j となる．すなわち，

γ̂t=j =
1

|C|
∑
f∈C

δ[f ]. (23)

但し，集合 Cは FCMEアルゴリズムによって状態 H0 と判定
された周波数ビンであり，|C|は集合 Cの要素数である．具体
的には，集合 Cは下記で与えられる．

C = {f |δ[f ] < η}. (24)

FCME アルゴリズムを応用した γt=j の推定は 3. 3 節で説明
する．
最終的にノイズフロアの推定値は下記で与えられる．

Û [t = j, f ] = γ̂t=jµref [f ]. (25)

3. 3 FCMEアルゴリズムを応用した仮の雑音電力推定及
び γt の推定

FCMEアルゴリズムは，異常値 (信号サンプル)と雑音サン
プルが混在する中で信号サンプルと雑音サンプルを分離する方
法であり，電力次元で動作する [16]．ここでは，N 個のパワー
サンプル P [n]を信号サンプルと雑音サンプルに分離すること
を考える．また，雑音のパワーサンプルは独立なガンマ分布に
従うと想定する．FCME アルゴリズムは初めにパワーサンプ
ルを昇順に並べ替え (これを P (n)と置く)，パワーの小さいサ
ンプルを S 個取りだし，その平均値 P̄ = 1

S

∑S

n=1 P (n) を計
算する．その後，計算した平均値が真の雑音電力であるとみな
し，2. 1節の式 (11)を用いて CFAR基準に従う閾値 τFCME を
計算する．すなわち，

τFCME = P̄ TCME . (26)

但し，TCME = 1
L
Γ̃−1 (L,PFA,FCME)であり，事前に計算可能

なパラメータである．ここで，PFA,FCMEはFCMEアルゴリズ

ムに用いる目標誤警報確率であり，本稿では PFA,FCME = 0.01
に設定する．そして，計算した閾値と並べ替えられたパワーサ
ンプル P (n)を比較し，閾値より小さいパワーサンプルの平均
値 P̄ を計算する．再び，計算した平均値を用いて CFAR基準
に従う閾値を計算し，閾値と P (n)の比較を行う．以上の処理
を，閾値以下になるパワーサンプルが増加しなくなる，または
全サンプルが閾値以下になるまで繰り返す．FCME アルゴリ
ズムは，最後の反復処理で閾値以下となったサンプルを雑音サ
ンプルとみなし，それ以外のサンプルを信号サンプルとみなす．
また，最後の反復処理における平均値を雑音電力推定値として
使用する．
各 FFTブロックの総電力 Tk は，状態がH0 である場合ガン
マ分布に近似できる [19, 20]．すなわち，状態が H0 の時の Tk

の相補累積分布関数は下記で与えられる．

FTk (y) = Γ̃
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但し，h′ = c3
2/c

2
3 で与えられる．ここで，cj = 2
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えられ，λiは雑音サンプルベクトル rk の相関行列Cz の固有値
である．式 (9)と式 (27)は同じガンマ分布であるため，FCME
アルゴリズムの閾値 τFCME は (26) と同じ形となる．但し，
P̄ = 1

NsS

∑S

k=1 T (k) (ここで，T (k) は Tk を昇順に並べたも
の)となり，Sは Tk < τFCMEを満たす FFTブロック数である．
また，TCME = 1
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−h′)+ c1}で

ある．最後の反復処理における平均値を雑音電力推定値 σ̂2
z と

して使用する．この σ̂2
z を用いて Tk に対する電力検出におけ

る閾値 ν は下記で与えられる．

ν = σ̂2
zTCME . (28)

γt=j の推定においても，δ[f ] がガンマ分布に従うことから
FCME アルゴリズムの考え方がそのまま適用できる．任意の
周波数ビン f において Tk に対する電力検出が状態 H0 のみの
FFT ブロックを検出できたと仮定すると，δ[f ] は以下に示す
ガンマ分布に従う．すなわち，状態がH0 の時の δ[f ]の相補累
積分布関数は下記で与えられる．

Fδ[f ](y) = Γ̃
(
L,

y

|Θ|γt=j/L

)
. (29)

但し，Θは式 (19)で与えられる集合である．以上より，FCME
アルゴリズムの閾値 τFCME は (26) と同じ形となる．但し，
P̄ = 1

S

∑S

f=1 δ(f) (ここで，δ(f)は δ[f ]を昇順に並べたもの)
となり，S は δ[f ] < τFCME を満たす周波数ビン数である．ま
た，TCME = |Θ|

L
Γ̃−1 (L,PFA,FCME)である．そして，最後の

反復処理における平均値がノイズフロアの変動係数 γt=j の推
定値 γ̂t=j となる．
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— 6 —

表 1 Simulation parameters

Parameter name Parameter
Modulation mode Quadrature phase shift keying

FFT block size Ns 210

I 10000
σ2
z 1

SNR [dB] [-4 10]
γ [dB] [-1 1]

Window type Hamming window
ṖFA 0.01

Duty cycle 1

び従来法 (t-ED mean法)の性能比較を行う．主なシミュレー
ション諸元を表 1に示す．
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図 7 RMSE[U [f ]] as a function of SNR[dB]

図 7は，SNRに対するノイズフロア推定値の RMSE (Root
Mean Squared Error)を評価したものである．図より，提案法
は従来法よりもノイズフロアの推定精度が向上していること
が確認できる．これは，ノイズフロアの形状に関する事前情報
µref を活用したことからくるゲインである．また，提案法にお
いて完全に既知の事前情報 (鎖線)を用いた場合の RMSE特性
が，事前情報の推定値 (一点鎖線)を用いた場合の RMSE特性
よりも良いことも確認できる．この性能差は，事前情報の推定
誤差からくるものである．
図 8は，ノイズフロアの変動係数 γ に対するノイズフロア推

定値の RMSE (Root Mean Squared Error)を評価したもので
ある．図より，γ によらず提案法は従来法よりもノイズフロア
の推定精度が向上していることが確認できる．
図 9 は，SNR に対する検出率を評価したものである．電力

検出の検出率の上界を示すために，ノイズフロアが完全既知
の場合の検出率も同時に示している．従来法は高い SNRにお
いても検出率がまったく改善せず，検出率が目標誤警報確率
(P̂FA = 0.01) 付近にまでしか到達しないことが確認できる．
これは，従来法のノイズフロア推定値が，信号電力と雑音電力
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の和として推定されるためである．一方，提案法は SNRによ
らず検出率の上界によく漸近しており，適切にノイズフロアの
推定が行われていることが確認できる．
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図 11 Verification of proposed noise floor estimation via experi-
ments

図 10は，SNR= 0dB時の γ に対する検出率を評価したもの
である．図より，提案法は γ の大きさによらず，検出率の上界
によく漸近していることが確認できる．これは，提案法が γ を
適切に推定していることによるものである．

4. 2 実 験
本節では，我々が開発した SASプロトタイプに提案するノ
イズフロア推定アルゴリズムを実装することで，観測実験によ
り提案法の妥当性を実証する．図 11は，250MHz帯ににおけ
る提案法と従来法 (t-ED mean法)のノイズフロア推定結果及
び，パワースペクトラムの平均値を示している．パワースペク
トラムの平均値より，250，252，260.7，264MHz付近に常時信
号が存在することが分かる．これらの周波数付近のノイズフロ
ア推定値を見てみると，従来法はノイズフロアの過大推定が生
じている．一方，提案法はノイズフロアを過大に推定すること
なく，適切にノイズフロアを推定可能であることが確認できる．

5. お わ り に
本稿は，Welch FFT-ED を用いた周波数観測におけるノイ

ズフロア推定法の検討を行った．センサーのノイズフロアは周
波数依存性を持ち，かつ時間的に変動する．従来法は，信号が
常時存在する周波数におけるノイズフロア推定精度が低いこと
が問題であった．この問題に対して，本稿ではノイズフロアの
事前 (基準) 情報を用いてノイズフロアのレベル変動のみを高
精度に推定する方法を提案した．これにより，従来法と比較し
て高精度なノイズフロア推定が実現可能であることを示した．
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