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We have been studying the high-speed digital power line carrier system (DPLC) using single-carrier(SC) frequency-domain equalization 

(FDE). For SC-FDE, accurate estimation of carrier frequency offset (CFO) and discrete fourier transform (DFT) window timing detection is 

necessary. In this paper, we consider a training sequence (TS) inserted SC, in which TS acts as a cyclic prefix. We propose a carrier frequency 

offset (CFO) estimation scheme and a DFT window timing detection scheme for DFT. Both proposed schemes are based on the measurement 

of cross-correlation between the received signal and TS. The instantaneous CFO estimates are averaged over using a first order filter to obtain 

the CFO estimate. Assuming the perfect DFT window timing estimation, we evaluate by computer simulation the estimation accuracy 

performance of our proposed CFO estimation schemes. It is confirmed that when the CFO is 20 ppm (6Hz), the proposed CFO estimation 

scheme achieves an estimation error of 0.014 to 0.017Hz at a carrier frequency of 300 kHz. The forgetting factor of 0.99995 is used for the 

first order filter. 

 

キーワード：送電線，電力線搬送，ディジタル伝送，周波数領域等化，周波数オフセット  
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1. はじめに 

電気事業者において，発変電所間の高圧送電線（66kV～

154 kV）を伝送媒体とする電力線搬送方式は，伝送路の構成

が困難な山間地域などルーラル系電気所へ容易に通信回線の

展開が可能であり，災害時にも高い信頼度が確保される伝送

方式である。この方式は，Fig. 1 に示すように電気所 (SS) の

ラインスイッチ(LS)側へ高周波流入を阻止するライントラッ

プ(LT)を送電線に直列に挿入し，送電線に高周波的に結合さ

せるカップリングキャパシタ(CC)と，高周波のみを通過さ

せるカップリングフィルタ(CF)とで送電線路に高周波回路

が形成され，伝送距離は最大で約 80km におよぶ。周波数帯

域は 100kHz～450kHz が電波法で割り当てられており，この

帯域内を幾つかの帯域に分割し通信チャネルが配置される。 

電力線搬送方式においては，電気所に設置する電力系統監

視・制御機器の IP 化や，これに対応する電力保安通信ネッ

トワークの IP 化の進展により，アナログ方式からディジタ

ル方式への移行が求められている。このため，筆者らはこれ

まで送電線を用いる電力線搬送方式について，帯域幅 50kHz

で 64QAM(Quadrature Amplitude Modulation) を用いるシング

ルキャリア(SC: Single Carrier)により192kbpsの伝送速度を目

的としたディジタル電力線搬送装置の研究・開発を行ってき

た(1)～(7)。さらに今後，電気事業者では電力システム全体の

ICT 化が推進されており，これによりディジタル電力線搬送

方式には，帯域幅 300kHz 程度で 1Mbps 以上の伝送速度を実

現する新たな方式の装置開発が求められている。このため，

筆者らは，開発装置に実装させる等化方式について長遅延で

強い周波数選択性を有する送電線路(1)で，1M bps 以上の伝

送速度で BER を 1×10-6 以下で実現できる，周波数領域等化

(MMSE-FDE: Minimum Mean Square Error Frequency-Domain 
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Equalization)方式(8)～(12)について検討を進めている。 

この MMSE-FDE 方式については Fig. 2 に示すようにブロ

ック伝送であり，サイクリックプリフィックス（CP: Cyclic 

Prefix）の代わりに既知トレーニング系列(TS: Training 

Sequence) を送信ブロックの前後に配置するTS-SC伝送であ

る(9)。また，FDE 方式ではそれぞれの受信ブロックに対し離

散フーリエ変換(DFT: Discrete Fourier Transform)処理を適用

して等化重み係数を決定するブロック信号処理である。 

ここで，受信側においては DFT ウィンドの先頭シンボル

位置を検出するため，送信ブロックとのシンボル同期が必要

となる。さらに FDE と DFT を最適動作させるには，送受信

装置に実装される局部水晶発振器の初期周波数安定度(ppm)

に起因する周波数オフセット(CFO: Carrier Frequency Offset)

を所要の周波数偏差内に抑える必要がある。この誤差は等化

器が持つ許容値を超えた場合，等化性能が低下し BER 特性

が著しく劣化するため，所要の伝送品質の維持が困難となる。 

そこで本論文では，アクシジョンモード（等化器の初期設

定モード）からトラッキングモード（等化器追尾モード）に

渡って適用する方式として，受信側に予め用意された既知TS

を参照信号として，受信信号との相互相関が最大値となるサ

ンプリングタイミングを逐次検出することで DFT ウィンド

の先頭シンボル位置を正確に検出する方式を提案する。さら

に，逐次検出される最大相関値を用いて CFO を高精度に推

定し補正する方式を提案する。そして，1Mbps 以上の高速伝

送を目的とするディジタル電力線搬方式へ適用できることを

示す。 

本論文の構成は以下のようになっている。第 2 章では TS

を用いたブロック伝送について述べた後に，3 章で提案する

CFO 推定と DFT タイミング同期検出のそれぞれの原理につ

いて述べる。第 4 章ではチャネルモデルの作成法(1)で得られ

た複素インパルス応答を用いてタイミング検出特性や CFO

推定誤差特性を計算機シミュレーションで評価し，提案方式

の実用性を明らかにする。そして第 5 章でまとめる。 

2. TS-SC ブロック伝送 

〈2･1〉TS-SC 方式のブロック系列 筆者らが検討を進めて

いる TS-SC 方式での送信ブロック系列は，シンボル時間 TS

間隔の離散時間であり，Fig.2 に示す 1ブロックに Nc個から

なるデータシンボル系列の前後にNg個からなる既知系列TSf 

と TSr を付加した構成である。送信ブロック系列の，第 n 番

目のデータシンボルブロックのベクトルを d(n)=[d(n)(0),…, 

d(n)(t),…, d(n)(Nc-1)]T で表す。ここで，T は転置操作を表す。 

また，送信ブロック系列で，データシンボルブロックの前後 

 

 

 

 

 

 

 

に付加される既知系列TSのベクトルはuf=ur=[u(0),…, u(t),…, 

u (Ng-1)]T で表し，全てのブロックで共通の既知系列 TS にな

る。既知系列 TS には Chu 系列(13)を適用するので，シンボル

長が Ng で t 番目 (t=0～Ng-1）の要素 u(t)は次式で定義される
(14)。 
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ここで,m は Ng より小さい互いに素である数が用いられる。 

Fig. 2 に示すブロック構成において，送信される n 番目の

送信ブロック s(n)= [s(n)(0),…, s(n)(Ng-1),…, s(n)(2Ng +Nc-1)]T は

次式で表される。 

 

 

                                  (2) 

 

そこで，本提案方式の CFO 推定と DFT ウィンドのタイミン

グ検出は，受信側に予め用意されたufとなる参照信号u(t)と，

受信信号 rd(t)との相互相関を測定し，最大値を示す相関値

のデータを用いることで実現するものである。 

〈2･2〉TSのチャネルインパルス応答の表現  本論文では

送電線路のチャネル特性はシンボル時間間隔の L 個からな

る離散パスが存在する周波数選択性の伝送路であると仮定す

る。この時の n 番目のブロックにおけるチャネルインパルス

応答 h(n)(τ)は次式で与えられる。 

 

                                               (3) 

 

ここで，ℎ�
(�)

および��はそれぞれ第 l 番目の複素パス利得お

よび遅延時間であり，           =1 で与えられる。 

そこで，CFO 推定とタイミング検出の他，チャネルの伝達

関数推定に用いられる既知系列TSfの第 nブロックの受信信

号ベクトル yf
(n)= [y f

(n)(0),…, yf
 (n)(t),…, yf

 (n)(Ng-1)]T は次式のよ

うに表される。 

                         (4) 

ここで，zf
(n) = [zf

 (n)(0),…, zf
 (n)(t),…, zf

 (n)(Ng -1)]T の各要素は，

零平均の複素ガウス過程である。またTSfに用いられるNg個

のシンボル長は，仮定するチャネルインパルスの最大パス数

以上の長さ(Ng≧L)が必要になるのでパス数をL= Ngとすると

hf
(n)はNg×Ngの行列となり次式に示す巡回行列で与えられる。 
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Fig. 2 Block structure of TS-SC block transmission. 
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したがって，(4)式に示す右辺の第１項はチャネルインパルス

応答の時変特性がほぼ一定とすれば，全てのブロックで yfの

各ベクトルのシンボルは同一の複素包絡線になる。 

3. TS を用いた CFO 推定とタイミング同期 

  ここでは TS-SC ブロック伝送において CFO の推定と補正

を既知シンボル系列となるTSブロックを活用した相互相関

の測定で行う方式と，DFT処理を行うに必要となるウィンド

の先頭シンボル位置を示すタイミングを，相互相関値の電力

が最大値を示すタイミングを検出し設定する方式の，それぞ

れの原理について述べる。 

〈3･1〉TS を用いた CFO 推定の原理  Fig.3 に提案する

CFO 推定方式のシステム構成を示し原理を説明する。提案

方式では CFO を推定するにあたり，既知系列 TS のシンボ

ル系列となる(1) 式に示すChu系列を参照信号u(i)*として受

信側にあらかじめ用意し，u(i)*と受信信号 rd(t)間との相互相

関値 C(t)の測定を次式による相関器で行う。 

                        (6) 

ここで，Ncp は TS のシンボル長で，t はサンプリング時刻，

* は複素共役を表す。この相互相関値 C(t) の電力を

Cp(t)=|C(t)|2とすると，最大の相関値Cpmax(t)となるのは，Fig.2

に示す TSfもしくは TSrのシンボル系列が受信信号系列とし

て相関器の全タップへ入力された時刻 t である。そこで，TSf

で最大相関値を検出したn番目ブロックのサンプリング時刻

t における Cpmax
 (t)と，ひとつ前のブロックの TSf で検出され

た最大相関値 Cpmax
 (t-Nc-2Ng)を，それぞれ Cfmax

(n)と Cfmax (n-1)

とおくと，n 番目ブロックと n-1 番目ブロックとの相関値は

次式で表される。 

                                               (7) 

そこで，既知系列 TSf の受信信号である(3)式の第 1 項を ud
(n) 

=
( )2 n

f fPh u として表すと(7)式の Ra(n)(t)は 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

で表される。ここで，ud
(n)=[ud

(n)(0) ,…, ud
(n)(q) ,…,ud

(n)(Ng-1)]，

φs は初期位相回転角，Δθof(t)は CFO による 1 シンボルの位

相回転角，zf は複素雑音を表す。(8)式中の雑音成分は平均化

で零に漸近することから，(8)式の相関値は次式として表すこ

とができる。 

 

                                                (9) 

ここで，ud
(n)と ud

(n-1)に含まれるチャネルインパルス応答 hf
(n)

は，2.2 節で述べたように巡回行列であり，1 ブロック間隔

でのチャネルのインパルス応答が同一となる場合ud
(n)=ud

(n-1)

となるので，(9)式は次式で与えられる。 

                                                (10) 

ここで，|r(n)|2 は(9)式の相関値の電力となる。よって，CFO に

より生じている1シンボルの推定位相回転角∆�	of (t)は次式で

得られる。 

                        (11) 

 

そして，1 シンボル前まで推定位相回転角を加算してきた累

積位相回転量�(t-1) = ∑ ∆�	��(�)
���
��� と，(11)式で推定した位相

回転角∆�	of (t)とで加算した値で受信信号 rd(t)の位相を逆回

転させる。よって，CFO の位相補償がされた FDE への入力

信号 rc(t)は次式により得られる。 

                         (12) 

ところで，(9)式での平均化は 1 次 IIR フィルタによる次式に

示す忘却係数 αを用いて行う。n 番目のブロックで得らえた

相関値 Ra(n)は，次のブロックで得られる相関値 Ra(n+1)まで一

定として，1 シンボルサンプリング間隔 TS で   の取得を

逐次行ない CFO の補正を行う。 

                                               (13) 

〈3･2〉TS を用いたタイミング検出の原理  DFT を適用

する場合，DFTウィンドの先頭シンボル位置を検出する必要

がある。この検出シンボル位置にずれが生じると，CFO 推定

やチャネルの伝達関数推定特性および FDE 特性に劣化を引

き起こし，BER 特性に影響を与える。そこで，本節では DFT 

Fig. 3 Block diagram of proposed CFO estimation system. 
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ウィンドの先頭シンボルを，(6)式に示した既知系列 TS との

相関値が最大電力値 Cpmax(t)となるタイミングで規定する方

式について，Fig. 3 と Fig. 4 を用いて説明をする。 

 3.1 節でも述べたように，相互相関測定による電力値 Cp が

最大値 Cpmax を示すのは，Fig.4 に示す TSf もしくは TSr のシ

ンボル系列が受信信号系列 rd(t)として相関器の全タップへ

入力されたサンプリング時刻 t である。したがって，Fig. 4 に

示すような周期で相互相関の最大値Cpmaxが表れることにな

る。そこで，Fig. 4 示すように現在のサンプリング時刻 t で

検出された Cpmax(t)と，Nc +Ng シンボル遅延の Cpmax(t- Nc-Ng)

と，Ng シンボル遅延の Cpmax(t- Ng)との 3 系列の入力でアン

ド条件の組合せをする。Cpmax(t)と Cpmax(t- Nc- Ng)のアンド条

件が得られた場合は，TSr の受信信号が相関器の各タップに

入力された時点の検出タイミング t となるので，次のシンボ

ル位置(t+1)が(4)式に示す yf
(n)の DFT ウィンドの先頭シンボ

ルに規定することができる。さらに Cpmax(t)と Cpmax(t- Ng)と

のアンド条件が得られた場合は，TSf の受信信号が相関器の

各タップに入力された時点の検出タイミング t となるので，

次のシンボル位置(t+1)がデータシンボル系列の DFT ウィン

ド先頭シンボルに規定することができる。また，データシン

ボル系列の検出タイミングは，Fig.3 に示すように(7)式の相

関測定を行うタイミングとしても用いられ，このタイミング

で TSf 間の相関値が逐次取得される。 

以上の手順と回路構成による既知系列 TS の検出方式で，

DFT ウィンド先頭シンボル位置の規定と，CFO 推定のため

の相関測定のタイミングとしてTS系列を適用することがで

きる。 

4.  計算機シミュレーションによる結果 

 計算機シミュレーションに用いるチャンネルモデルには，

文献(1)で報告している，送電線 1 分岐個所にライントラッ

プが設置されていないことで，長遅延で強い周波数選択性と

なるモデルを用いた。また，L=64 パス（主波+遅延波）とな

る複素遅延プロファイルモデルは，筆者らが報告している手

法(1) により作成したもので，チャネルの周波数選択性の強

さを示す指標となる固有値比(15)は，50.4と値が大きく周波数

応答特性が悪条件となる位相特性のものを用いた。計算機シ

ミュレーションに用いた各パラメータ一覧をTable 1に示す。 

 データシンボル系列は64QAMによる210ksymbol/s (4.76μs)

とし，ビットレートは 1.26Mbps の誤り訂正を用いない無符 

号化方式とした。Fig. 4 に示すブロック構成でのデータシボ

ル数は Nc=960，既知系列である TSf および TSr のシンボル 

Table 1 Computer simulation condition. 

        Data modulation 
64QAM 

(210ksymbol/s) 

 

Transmitter 

 

Data symbol 

Block length 
Nc=960 

Training 

Sequence Ng length 
TSf=64 

TSr=64 

Training 

Sequence 

Chu sequence 

(m=61) 

Channel L=64-path symbol-space 

4.76μs  

 

Receiver 

Signal detection MMSE-FDE 

Channel estimation Frequency-domain 

channel estimation 

Filter Root nyquist filter Roll-off factor=0.4 

CFO 20ppm(6Hz) 
Carrier frequency 

300kHz 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 5 Autocorrelation function of Chu sequence. 

 

数は L=64 パスなので Ng=64 とし，1 ブロックの送信シンボ

ル数は 1088 とした。また，TSf および TSr には(1)式に示す

Chu 系列を用い，素の数となる m は 61 を適用した。送受信

のルートナイキストフィルタにはロールオフ係数0.4を適用

した。なお，本計算機シミュレーションでは，送受信のシン

ボルクロックのタイミングはDPLL(Digital Phase Locked Loop)

処理により，十分な精度でシンボル同期が確立しているとし

て，DFT 窓タイミング検出は理想的であると仮定した。 

〈4･1〉Chu 系列の相互相関特性   既知系列 TS に Chu 系

列を用いた相互相関関数の計算機シミュレーション結果を

Fig. 5 に示す。SNR は，さまざまな実送電線路で測定した平

均値である SNR=35dB を適用した。 

Fig. 5 の Ngr は Fig. 4 に示す TSr が，相関器の全タップに

入力されたタイミング時(1 ブロックの 1088 シンボル番目) 

に出力された最大相関値 Cpmax であり，同様に Ngf は TSf の

系列が入力されたタイミング時 (1 ブロックの 64 シンボル

番目) に出力された最大相関値 Cpmax である。この結果から

分かように，Chu 系列と相関器が同期した時点では非常に大

きな相関値のピークを持ち，それ以外となるデータシンボル

Fig. 4 Block structure of proposed CFO estimation system. 
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系列では非常に小さな相関関数になる結果が示され，検出シ

ンボル点は正確に DFT ウィンドのタイミング位置を規定で

きることが分かる。 

以上のことから，本提案の TS に Chu 系列を用いる相互相

関測定方式は，送電線のような長遅延で強い周波数選択性を

有する伝送路環境で高速化伝送に対応する CFO の推定と

DFT ウィンドの先頭シンボル位置のタイミング検出として

十分適用できることを示している。 

〈4･2〉CFO 推定特性  ここでは，既知系列 TS を用いた相

互相関測定による CFO 推定特性を考察する。 

(1)周波数領域 MMSE がもつ CFO に対する BER 特性 

 初めに，筆者らが検討を進めている MMSE-FDE 方式にお

いて，CFO の偏差量に対応する BER 特性を考察する。なお，

計算機シミュレーション時の送信信号は，Fig.4 に示すブロ

ック構成とし，SNR は 35dB，周波数領域 MMSE 等化重み

係数の算出に必要な平均推定チャネルの伝達関数と平均推定

雑音電力で，平均化処理に用いる 1 次 IIR フィルタの忘却係

数は，それぞれ 0.85 と 0.99（本パラメータの詳細は別論文

で報告する）を，その他は Table 1 に示す値を用いた。 

等化器入力への受信信号が持つ CFO を偏移させた場合の

MMSE-FDE が示す BER 特性を Fig. 6 に示す。長遅延で強い

周波数選択性を有する送電線路で，CFO の推定誤差を

0.5ppm(0.15Hz)以下に補償できていれば所要の BER 1×10-6

を補償できることを示している。よって，この値が CFO 推

定誤差を補償する目標値となる。 

(2) TS を用いた CFO の推定特性  提案する TS 系列を用

いた相互相関測定による CFO の推定特性を考察するため計

算機シミュレーションを行った。既知系列 TS を用いた CFO

推定方式ではFig. 4に示すブロック構成の送信信号を送出し

た。(8)式の雑音要素を平均化するために用いる(13)式の忘却

係数は α=0.99995 を用いた。その他は前項(1)と同一とした。 

  CFO 推定開始から逐次推定される CFO と，真値(6 Hz)CFO

との誤差量 (Hz)を 100 回の独立試行で得られた RMS(Root 

Mean Square) 値での特性を Fig. 7 に示す。CFO の推定誤差

は推定開始から約 80ms 程度で周波数領域 MMSE 等化が補

償を必要とする0.15Hz以下の誤差量で推定されているため，

等化器は 80ms程度でアクシジョンモードからトレーニング

モードに移行できるものと考える。また，CFO 推定誤差が収

束していると考える 300ms 以降からトラッキングモードと

仮定した場合，それ以降から測定データが得られている

600ms までの区間を用いた推定誤差の平均値は，0.0135Hz 

(0.046ppm)と高精度に CFO が推定されている。このことか

ら，MMSE-FDE はトラッキングモード以降も補償を必要と

する CFO 補正は十分補償されると推測される。また，忘却

係数 αによって適切な CFO 推定の収束特性が得られている

ことから，用いた 0.99995 は最適値であると考える。 

(3)雑音電力に対する CFO 推定特性  ここでは雑音電力に

対する CFO の推定精度への影響を把握する。解析する Eb/N0

の範囲は，平均 SNR ほぼと等価となる Eb/N0 27 dB から下限

13dB までとし，CFO は 20ppm (6Hz/300kHz)として前節と同 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 6 BER performance of frequency-domain equalization for 

CFO. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

     Fig. 7 R.M.S. of estimation error in CFO 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 8 R.M.S. estimation error in CFO vs. Eb/N0. 

 

様に RMS 値の解析を行った。 

 解析結果を Fig. 8 に示す。CFO の推定誤差量は測定した

Eb/N0= 13～27dB の範囲で 0.0135Hz～0.0165Hz と，0.003Hz

の微小な上昇値となっている。雑音電力が上昇した場合でも

CFO は高精度に推定できることが分かる。また，誤差量の上

昇は指数関数で増加する特性となっているが，これは計算機

シミュレーションで用いた熱雑音の確率過程がガウス分布に

従っているためである。 

以上のことから，本提案方式の CFO 推定方式は，平均 SNR
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から雑音が劣化する環境になった場合においても，MMSE-

FDE が補償を必要とする CFO の推定誤差 0.15Hz 以下で高

精度に推定できることが分かる。 

5.  まとめ 

本論文では，送電線路を用いるディジタル電力線搬送方式

で高速伝送を行うため，筆者らが検討を進めているTS-SC伝

送の MMSE-FDE に用いる CFO 推定方式と DFT ウィンドの

先頭シンボル位置を推定する方式について，既知 TS を用い

る方式を提案した。提案方式では，既知系列 TS として用い

た Chu 系列と受信信号との相互相関測定により高いピーク

値を持つ相関関数が得られ，DFTウィンドの先頭シンボル位

置の検出，および CFO 推定として十分適用できることを示

した。そして，CFO 推定と補正は高精度に推定と補正が行わ

れ，MMSE-FDEで補償を必要とするCFO推定誤差量(0.15Hz)

以下となる 0.0135Hz の平均推定誤差量で補正できることを

明らかにし，CFO の平均化に用いる忘却係数は 0.99995 が適

切値であることを明らかにした。また，提案方式は平均 SNR

から雑音が劣化する環境になった場合でも，MMSE-FDE で

補償を必要とする CFO 推定誤差量以下で推定できることも

示した。 

 以上のことから，長遅延で強い周波数選択性を有する送電

線路においても，本提案方式は 1M bps 以上の高速伝送速度

を目的とするディジタル電力線搬方式へ十分適用できること

を明らかにした。 
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