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改良型 Root-MUSIC 法による電磁波散乱の周波数分散性の検出精度

改善に関する検討
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あらましスーパレゾリューション法の高分解能性は電磁波散乱の局所散乱現象の解析に有効である.本論文

では，周波数分散性を有する散乱波が含まれる散乱現象の一例として円形導波管からの後方散乱を取り上げ，改

良型 Root.MUSIC法による周波数分散性に関するパラメータの推定精度について検討している.特に，改良型

Root-MUSIC法でのデータ補正方法として用いられている前処理方式に加え，新たに後処理方式を提案し，後処

理方式の利点、について明らかにしている.更に，数値計算，および実験により時間領域ノッチフィルタを併用す

ることにより本方式の推定精度の向上がはかられることを明らかにしている.

キーワード改良型 Root.MUSIC法，空間スムージング法，周波数分散性，時間領域ノッチフィルタ

1. まえがき

物体から発せられる散乱波は，近似的にいくつかの

散乱中心からの局所的な散乱波の総和として表現でき

る.また，これらの散乱波は，局所的な散乱形状に依

存した周波数特性を有することが知られている.従っ

て，各散乱波の散乱中心，周波数特性を解析すること

で物体までの距離や物体の形状に関する情報を得るこ

とが可能となる.周波数データに対する解析方法とし

て逆フーリエ変換法が広く用いられているが，本質的

にフーリエ変換法は，分解能が周波数帯域幅に依存す

るため狭帯域なデータに対しては精度の良い推定を行

うことができない.

スーノT レゾリューション法は，理想的(無雑音)な

場合では周波数帯域幅に依存しない高分解能性を有す

る手法である. MUSIC法 [IJ は，厳密には周波数依

存性をもたない局所散乱波からなる信号モデルに対し

てのみ正しく適用可能であるが， Röot-MUSIC法 [2J
では指数関数的に減衰する散乱波を含めた解析が可能
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となる.更に， Root-MUSIC法に周波数特性の補正処

理を加え，近似的に任意の周波数特性を有する散乱波

の周波数特性の解析を可能とした改良型 Root-MUSIC
法 [3J ..も提案されている.

本論文では，改良型 Root-MUSIC法を用いた位相周

波数特性(周波数分散性)の検出に関する検討を行っ

ている.ここでは，周波数分散性を有する散乱波とし

て，終端を短絡した円形導波管からの後方散乱を用い，

管のパラメータ(長さ)の推定を試みている.

改良型 Root-MUSIC法における補正方式には，空

間スムージング法 (SSP) [4J適用前に補正を行う方

法(前処理方式)が主に用いられており，その手法に

よる周波数分散性検出に関する検討例も報告されてい

る [5J. しかしながら，パラメータ推定に用いる評価

関数において複数の極小値が現れ，しばしば推定が困

難となる問題点が生じる.そこで本論文では，新たに

SSP適用後に補正を行う方法(後処理方式)を提案し，

数値計算，実験による検証を行っている.その結果と

して， .後処理方式では推定結果に若干のバイアスが生

じるものの，評価関数において複数の極小値の出現を

おさえられることを明らかにしている.

更に，本方式による推定誤差の要因について言及し，
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ここで， t3(f) = t1 +βα 。[lo ，f] であり， n( 五) (i =
L-- ，L) は平均 0，分散 σ2 の雑音である.また， T
は転置を表す.

3. スーパレゾリューション法の適用

r = [r(h) ，r(h) ，"'， r(fL)]T (3b)

A=[α(h) ，α(t2J ，α(t3(f))] (3c)

8=[81 ，82 ぅ 83]T(3d)
α(tk) = [e-j27fhtk ，e-j27fj 山，・ .， e-j27fjL 九f

その対策のーっとして，時間領域ノッチフィルタ [6J
を用いた入射信号数の低減が有効であることを示す.

2. 問題の定式化

本章では，周波数分散性を有する局所散乱波を含む

散乱波データの一例として，ネットワークアナライザ

により得られる終端を短絡した円形導波管(図 l参照)

からの後方散乱の周波数データに対する考察を行う.

観測される全散乱波は，近似的に，主要な散乱波であ

る管の始端でのエッジ散乱波，管の終端で、のエッジ散

乱波，管内を往復する管内伝搬波の 3波の総和として

次式のように表される.

n = [n(h) ，η(h) ，・.， n(fL)f

(3e)

(3f)

ここで， t は散乱波の(自由空間)伝搬遅延時間， 8 は

散乱係数である.また， ßaO [lo，f] は，長さん，半径

α。の円形導波管内を伝搬する散乱波 (TEll モ]ド)

の(管内)伝搬遅延時間関数であり，

フlo I ( f~\2
β叫ん，f] = ずυ1 - \ J; ) (2a)

と表現できる.ここで， fc はカットオフ周波数， CO は

光速， P1 ，1 は 1次ベツセル関数の微分の第 1番目の根

(~ 1.841) である.式 (2a) より，式 (1) の第 3 項の管

内伝搬波は周波数分散性を有している.この(管内)

伝搬遅延時間関数を推定することにより，管の長さと

半径の推定が可能となる.

MUSIC 法を適用するため，ネットワークアナライ

ザにより得られる周波数 hrvfL 聞の L 個のデータ

サンプル(サンプリング間隔ム f) を次のよ s うな行列

形式を用いて表す [7J.

ここで， H は複素共役転置， E[.] はアンサンプル平

均である. SSP では，サブアレー数 M が M孟 d (d

は信号数)を満足することで d個のコヒーレント波の

相互相関の抑圧が可能となり， Root-MUSIC 法が正し

く適用される [7J.
散乱波が周波数特性をもたない場合， Rssp は以下

の二つの性質を有する [IJ ，
(1) 相関行列 Rssp の固有値は，雑音電力 σ2 に

等しい (N - d)個の雑音固有値(入 d+l ，• • • ，ÀN) と，

それより大きな d 個の信号固有値(入 h ・1入d) に分

けられる.

3.1 Root-MUSIC 法と空間スムージング法

ネットワークアナライザ、により得られる周波数デー

タに含まれている各散乱波は互いにコヒーレントであ

るため，直接 Root-MUSIC 法を適用することはでき

ず，各散乱波間の相関を抑圧する前処理が必要となる.

ここでは相関抑圧前処理として空間スムージング法

(SSP) を用いる， SSP でーは，L 個のデータから N 個

を 1組とじた M個のサブアレ- r-m (mニ 1，・..，M)
を作る.そして各々のサブアレーの相関行列を求め，

それらの加算平均より新たな相関符列 Rssp を構成す

る. L， N， M の聞には， L=N+M-1 の関係が

成立する.

(4a)

(4b)

(4c)

M

Rssp = 長LR-m

R-m = E[r-mr~]

r - [rm ，r-m+1 ，'..， r-m+N_1]T

(1)

(2b)

(3a)

ー一一 10 ~:

fc = P1 ，lCO-
21Tα。

r(f) = 81e-j27fjtl + 82e-j2πft2

+ 83e-j2πj(tl+βαo (lo ，f])

r = A8+ n

図 I 円形導波管モデル

Fig.l a cylindrical waveguide rnodel.

入1 孟・・・孟入 d> 入d+1 =・・・=入 N ニ σ2 (5)

( 2) 雑音固有値に対応する雑音固有ベクトル
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(ed+1 ，・・.，eN) は信号ベクトル α(tk) (k = 1γ ・" d)
と直交する.

式 (5) より散乱波の個数 d，式 (6) の関係から伝搬遅延

時間の推定が可能である.

Root-MUSIC 法では，上述の二つの性質を利用する

ことで得られる，評価多項式 Q(z) の根 z より伝搬遅‘

延時聞を推定する.評価多項式 Q(z) は以下のように

構成される.

ここで， *は複素共役である.式 (7a) より， Root-
MUSIC 法では，一、つの信号に対して，対となるこつ

の根 (z ，1/zつが求められ，それぞれ z 平面の単位円

の内側と外側に存在することがわかる.信号が周波数

特性をもたない場合には，対となるこつの根は単位円

周上に重根として現れる.また，根の偏角より伝搬遅

延時間が次のように求められる.

SSP は周波数依存性をもたないモデルに対して考案

された手法である.従って，散乱波が任意の周波数特

性を有する場合では SSP が厳密な意味では正確に適

用されておらず，式 (5)， (6) の性質を近似的に満足し

ている場合にのみ，実用上，十分な推定値が得られる

ことになる [3J.
3.2 改良型 Root-MUSIC 法

本論文で取り扱う散乱波に対しては，任意の周波数

特性を有する散乱波の解析が可能で F ある改良型 Root-
MUSIC 法が必要となる.

改良型 Root-MUSIC 法では，測定データを散乱波の

有する周波数特性(式 (1) のデータでは e-j27rjβα0[10 ，1])

で除算する補正を加え， Root-MUSIC 法を適用する.

このとき，補正により周波数特性が除去された散乱波

に対応する根は， z 平面の単位円周上に存在すること

になる.この性質を利用することにより，散乱波の有

する周波数特性(式 (1) のデータでは lo， α。)を推定

(9a)

(9b)

することができる.本論文の円形導波管モデルでは，

lo， α。を推定するために，それらをパラメータとした

掃引補正関数 e-j27rjβα[川]を用いて補正を行い，各根

の挙動を調べる.各根の挙動は，対となる根聞の距離

(lz-1/z*1) で評価する.この距離は，根が単位円周

上に存在するときに O となる.ここでは，補正関数の

パラメータが l = lo， α=αo のときに管内伝搬波の

周波数特性が補正され，周波数特性をもたない信号と

なる.従って，それに対応する根間の距離が O となる.

このときのパラメ)タム α より導波管の長さと半径の

推定が行える.乙の補正に関しては， SSP の前後いず

れで行うかにより，次の 2 通りの方式が考えられる.

3.2.1 前処理方式

測定データ r(f) を直接補正する従来の方法 [3J を，

ここでは前処理方式と呼ぶことにする.補正データ

r( 山) (f)は次式で表される.

γ(叩) (f) = r(f)/ω(f)

ω(f) = e-j27rjβα[1 ，1]

この補正データに対して SSP を施し，一般化固有値

解析を行い Root-MUSIC 法を適用する.一般化固有

値解析が必要となる理由は，補正による雑音電力の周

波数特性の変化を考慮するためである.

3.2.2 後処理方式

測定データ r(f) に SSP を施し，固有値解析により

得られた雑音固有ベクトルを補正する方法を，ここで

は後処理方式と呼ぶことにする.補正された雑音固有

ベクトル er) は次式で表される.

eψγ)-ニ Wen (ω1叩O伽a司)

W=寸di悶時叶4a姥44g[ヰ[[ e-j27r}ßα 町， Vヤい，e-j2♂一寸引3ρム2
(10b)

この雑音固有ベクトルを用いて Root-MUSIC 法を適

用する.前処理方式では，各 r(叩)(f) に対して SSP ，

一般化固有値解析等の処理が必要となるが，本方式で

は SSP ，固有値解析等の処理が一度のみで推定が行え

る点が特徴である.また，ここでの固有値解析は通常

の固有値解析となる.

散乱波が周波数特性をもたない，又は，指数関数的

減衰を有する場合には SSP が正しく動作し [3J; 両手

法は等価となる(付録参照).よって，計算量の違いが

問題となる.この場合，明らかに固有値解析処理の少

ない後処理方式のほうが，高速な推定を実現できる.

(8)

(6)

(7c)

(7d)

(7a)

(1b)

t=--L-arg(z)
2汁ム f

Q(z) =
NL Sn(z)S~(l/ ♂)

n=d+1
Sn(Z)= ZH en，n = d + 1，"'， N

Z=[17z-1γ ・・ ，z一(N一勺 T

z = e-j27τムjt

{α(tr) ，. . . ，α(td)} 上{ed+1"'" eN}
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ここで， 1は単位行列である.更に，行列 G は固有

値，固有ベクトルを用いて，

3.1 で述べたように，任意の周波数特性を有するデー

タに SSP を適用した場合，誤差成分が生じる.この

誤差成分の大きさは， SSP を適用するデータの周波

数特性に依存し，その影響は，前処理方式と後処理方

式では異なるため，両方式の推定結果には違いが生じ

る.推定結果の違いについては， 5.の数値計算結果で

論ずる.

また，誤差のため，式 (5)， (6) の性質を正確には満足

せず，一般に推定精度が劣化する.ここでは，推定精度

を改善するための一手法として，改良型 Root-MUSIC

法に時間領域/ツチフィルタを併用する方法 [6J が有

効であることを示す.

本アルゴリズムにおける時間領域ノッチフィルタは，

不要な信号が存在する遅延時間にヌルを向けて除去す

るフィルタとして用いる.一般に，ヌルは急しゅんで

あるため，遅延時間の近接した信号成分の分離抽出に

対しても有効である.従って，このフィルタにより，

必要な信号成分のみで構成される散乱波データを取得

することができる.

まず，時間領域ノッチフィルタを相関行列 Rssp に

対して施す.いま，散乱波データは d 個の信号で構成さ

れ，それらの信号の遅延時間の推定値九 (k = 1γ" ，d)
は，事前に通常の MUSIC 法等を適用することにより

得られているものとする.さて，ここで， l 番目の信

号(遅延時間 tl) が必要であるとすると， l 番目の信

号以外の遅延時間九 (k = 1，・・・，l - 1，l + 1γ ・.，d)

に対し，ヌルを形成するフィルタ行列 G は次式で与

えられる.

(13)

86

一一一一 720MHzspan
-ー一一 4GHz span

o 2 4

Time (ns)
-2-4

-20

-40

-80

-60

表 1 数値計算条件

Numerical calculation conditions

アンテナ，導波管聞の距離 I Ocm
導波管の長さ I 30cm

半径 16.3mm

ー120

Table 1

数値計算結果5.

ksspzBHRsspB

この相関行列 Rssp の固有値解析を行い，改良型

Root-MUSIC 法を適用する.

本章では，まず，狭帯域データに対する MUSIC 法

の有効性を明らかにするため，逆フーリーエ変換法での

伝搬遅延時間の推定結果との比較を行う.つぎに，式

(1) の散乱波データに対して改良型 Root-MUSIC 法を

適用し，各パラメータの推定が可能であることを数値

計算により示し，前処理方式と後処理方式の推定結果

の比較を行う.最後に，ノッチフィルタの導入による

効果を示す.

数値計算条件を表 1 に示す.図 2 は，使用周波数帯

域が 15.4 rv 16.12 GHz (720 MHz span) の場合の逆

フーリエ変換法による伝搬遅延時間の推定結果である.

また，表 2 に同様の周波数帯域における各波の遅延時

間の理論値と， MUSIC 法による推定値を示す.なお，

MUSIC 法により推定される周波数分散性を有する散

乱波 (~3) の遅延時間は，使用サンプル周波数データ

(l1c)

(l1a)

(l1b)

時間領域ノッチフィルタを併用した

改良型 Root-MUSIC 法 [6J
4.

G = 1 - C(CHC)-lCH

C = [Cl ，・・.，Cl-l ，Cl+l ，・.， Cd]

Ck = [e-j2πf1tk ，・・.，e-j2πfNtk]T

と表現される.ここで， "E は G の非零固有値を対角

要素とする行列であり， B は固有ベクトルを列とする

行列である.式 (12)から， BH をフィルタ行列として

，用いることで十分でおあることがわかる.このフィルタ

行列 BH を施した相関行列 Rssp は次式となる.

G = B"EBH
(12) 図 2 逆フーリエ変換法での伝搬遅延時間の推定結果

(数値計算) ; 720MHz span :使用周波数帯域 15.4
'" 16.12GHz，4GHz span :使用周波数帯域 13.4"，
17.4GHz

Fig.2 Estimation results of delay time using the inverse
Fourier transform (numerical results); 720MHz
span: The used frequency band 15.4'" 16.12GHz，
4GHz span: The used frequency band 13.4 '"
17.4GHz.
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2定ー

;Hz ̃.，̃ 1，\ 1\ ，.1

tc O14:lUAhe õ _.. - I\\ 11 /./ブ¦

~' Ú.08~ 非3\1νv' "
rv u.. I I I

ω0.06 寸\←，.: I
.æ 1'" / :' I
a. 0.04寸山

2002J .̃入 \:，.../j へ.../ I

0.00r-/ ， ， '1 I I
o 1

:考えらし engU

F も，同区-- • ̃ー
h = 1::J.4 GHz. ムf = 3(

理論値 推定値

U1signal 0.00 ns 0.00 ns
U2signal 2.00 ns 2.00ns。3 signal 4.20 ns 4.16ns

改良型 Root-MUSIC 法による伝搬遅延時間の托

結果(数値計算);使用周波数帯域 15.4 ~ 16.12GHz
(帯域幅 720MHz)

Table 2 Estimation results of delay times using
modified Root-MUSIC algorithm (numeri
results); The used frequency band 15.4
16.12 GHz (720MHz span).

表 2

かる. 0.12

c 0.10
0
:;::;ω
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後処理方式では各根の挙動が補正関数の変化に対し

て規則的に変化する{図 4) ため，周波数特性をもた

ない波 (~1，~2) と，周波数特性を有する波 (~3) との

識別は容易である.更に， ~3 に対応する根の軌跡より

管の長さを約 30cm と推定できる.しかし， l = 30cm

で、補正を行ったときに根間の距離は最小となっておら

ず，正確な長さの推定結果は得られていない.

両方式の推定結果の違いは， SSp の誤差の違いによ

るものである.前処理方式では ssp を適用する前に補

正を行うため，推定対象とする信号の周波数特性が完
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果が得られている.

電波暗室内においてネットワークアナライザ

(HP8720C) を用いて円形導波管の後方散乱測定を

行った.測定条件を表 3 に示す.なお，ここでは導波

管の始端が原点となるように実験データを校正してい

る.表 4 に推定された伝搬遅延時間を，図 6 に前処理

方式，図 7 に後処理方式での長さの推定結果を示す.

、図 6，図 7 の推定結果において，両方式とも各信号に

対応する根聞の距離の最小値が O となっていないが，

これは実験時の雑音等の影響のためである.

前処理方式を用いた図 6 では，雑音等の影響により

全に除去された場合には，その信号に対し SSP が正

確に動作し，周波数特性の検出にお砂る誤差の影響が

最も少なくなる.このことは，図 3 において仰に対

応する根が l = 30cm のとき単位円周上に存在するこ

とから確認できる.しかし，それ以外の場合には SSP

による誤差が顕著となり，その影響は各補正時で異な

る.導波管の管内伝搬波のように周波数特性の変化が

大きい場合には，生じる誤差も大きくなり，その誤差

が各根の出現位置に強く影響を及ぽす.そのため，各

根の挙動が不規則になる.

後処理方式では SSP を適用した後に補正を行うた

め，常にある一定量の誤差の影響を受けることになる.

これが，図 4 において仰に対応する曲線が l = 30cm

6. 実験結果

表 3 測定条件

Table 3 Measurement conditions.

80cm
30cm
6.3mm

推定値

þl signal 0.01 ns
þ2 signal 1.91 ns
。3 signal 4.32 ns

アンテナ，導波管問の距離

導波管の長さ

半径

改良型 Root-MUSIC 法による伝搬遅延時間の推定結

果(実験);使用周波数帯域 15.4 '" 16.12GHz (帯域

。高 720MHz) 1，

Table 4 Estimation results of delay times using the
modified Root-MUSIC algorithm (experimen-
tal results); the used frequency band 15.4 '"
16.12 GHz (720MHz span)

表 4

で最小にならない理由と考えられる.しかし， SSP の

適用が一度のみであるため誤差の影響は各補正時で一

定であり，各根の挙動が規則的となっている.すなわ

ち，補正関数の変化を比較的正しく反映している.少

ない計算量で良い点に加え，この点が後処理方式のも

う一つの特徴である.

後処理方式における推定精度は，ノッチフィルタを

併用することにより改善可能である.ノッチフィルタ

を併用した結果を図 5 に示す.ヌルを向ける遅延時間

は表 2 の値を用いた. U3 に対応する曲線は l = 30cm
で最小となっており，ノッチフィルタにより推定精度

が改善されていることがわかる.また， Ul ， U2 に関し

ても，フィルタを用いない場合と同様の正しい推定結

5040
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図 6 前処理方式での導波管の長さの推定結果(実験) ;

h = 15.4GHz ，ム f = 30 MHz ， N = 20，M = 8，
d=8

Fig.6 Estimation results of the waveguide length us-
ing the pre-weighted modified Root-MUSIC al-
gorithm (experimental results); h - 15.4GHz ，
ムf = 30MHz ，N = 20，M = 8，d = 8
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ノッチフィルタを併用した後処理方式での導波管の

長さの推定結果(数値計算); h = 15.4GHz ，ム f=
30MHz ， N = 20， M = 6， d = 6

Fig.5 Estimation results of the waveguide length us-
ing the post-weighted modified Root-MUSIC al-
gorithm with the notch filter processing (numeri-
cal results); h = 15.4GHz ，ムf = 30MHz ，N =
20，M = 6，d = 6.
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図 8 にノッチフィノレタを併用した結果を示す.

を向ける遅延時間は表 4 の値を用いた.明らかにノッ

チフィルタにより ti2， ti3 の推定精度の改善が認めら

れる.

以上の結果より，実際の散乱現象に対しても後処理

方式，時間領域ノッチフィルタが有効であることが確

認された.

根聞の距離の最小値を与える長さが実際のターゲット

と一致しておらず，各波の性質を，対となる根聞の距

離の最小値を与える長さから推定することが不可能で

あった.

一方，後処理方式を用いた図 7 では， ti1， ti2 は周波

数特性をもたない波として検出されている.また， ti3
は周波数特性を有する波として検出され，それに対応

する曲線は l =30cm 付近で最小となっている.これ

はターゲットの特性とほぼ一致している.
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本論文では，周波数分散性を有する散乱波を含む円

形導波管からの後方散乱に対して改良型 Root 司MUSIC
法を適用することにより，各散乱波の伝搬遅延時間，

周波数特性の推定が可能で b あることを示した.特に，

周波数分散性を有する散乱波を扱う場合では，時間領

域ノッチフィルタを併用した後処理方式が有効である

ことが数値計算，実験により明らかとなった.

以上の結果より，本手法を用いて，他の周波数分散

性を有する散乱波を発する任意形状物体の解析も可能

であると予想される.推定精度の定量的な評価，およ

び上記以外の散乱波への適用等は，今後の課題である.50
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図 7 後処理方式での導波管の長さの推定結果(実験) ;

h = 15.4GHz ， b>.f = 30MHz ， N = 20，M = 8，
d=8

Fig.7 Estimation results of the waveguide length us-
ing the post-weighted modifìed Root-MUSIC al-
gorithm (experimental results); h = 15.4GHz ，
ム f = 30MHz ，N = 20，M = 8，d = 8.
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測定データを r(j) ，補正関数を ω(j) とする.従来

の方法である前処理方式における補正データ r( 叩)(j)
は次式で表される.

付

r(W) (j) = r(j)/ω(j)

録

(A ・1)

板羽直人(学生員)

平 9新潟大・工・情報卒.現在，同大大学

院修士課程在学中.スーパレゾリューショ

ン法を用いた散乱測定に関する研究に従事.

2.での定式化と同様に次のような行列形式で表す.

r( 叫 )=Wr

r( 山) = [r(叫)(h) ，・・・，r(叫)(fL)]T

W = diae:I-1-. . . . .. _1_1
Olω(jI)' ，ω(fL) I

r = [r(h) ， ・..，r(fL)]T

式 (A ・2a) の補正データの相関行列 R(叫)は

R(W) = E[r( 山)r( 切 )H]

=WE[rrH]WH

=WRWH

= WE:EEHWH

:E = diag[ 入1，. . . ，入L]
E = [el，..'; eL]

(A ・2a)

(A ・2b)

(A ・2c)

(A・2d)

(A ・3a)

(A ・3b)

(A ・3c)

山田寛喜(正員)

昭 63北大・工・電子卒.平 5同大大学院
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と表現される.ここで，入川 町 (i = 1γ ・.， L) は，そ

れぞれ，相関行列 R の固有値，固有ベクトルである.

更に，式 (5) の性質より固有値，固有ベクトルは，信

号成分 (As ，Es) と雑音成分 (AN ，EN) に分割する

ことができる.

:E = diag[As I AN]
E= [Es I EN]

(A・4a)

(A・4b)

式 (A ・3a) ， (A ・4a) ， (A ・4b) より次式が得られる.

R( 四) = W[EsAsEsH 十ENANENH]WH

= WEsAsEsHWH+WENANENHWH

(A ・5)

式 (A ・2a)， (A ・5) より測定データに加えた補正は，固

有値解析により得られた雑音固有ベクトルに作用する

ことがわかる.よって，測定データを直接補正する方

式と，固有値解析により得られた雑音固有ベクトルを

補正する方式は，等価で、あることがわかる.

(平成 9 年 10 月 1 日受付， 10年 3 月 4 日再受付)
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