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(57)【特許請求の範囲】
【請求項１】
ＰＣＭ入力信号(u(k))をＵＰＷＭ出力信号(y(t))に変換する信号変換器であって、
非線形歪み性を有し、量子化ＰＣＭ信号

を受信するように結合され、かつ前記ＵＰＷＭ出力信号(y(t))を生成するＵＰＷＭ発生手
段（３１）と、
ノイズシェーパーを含み、前記ＰＣＭ入力信号(u(k))に応答して前記量子化ＰＣＭ信号

を生成する量子化手段（１９）であって、前記ＵＰＷＭ発生手段（３１）による非線形寄
与分を少なくとも部分的に修正するようにするを有する前記量子化手段（１９）を有する
ディジタル信号処理手段（１９、２８、２９、３０、３１）とを備えた信号変換器におい
て、
更なる非線形寄与分を修正する更なる修正手段（２８、２９、３０）が、１つまたはそれ
以上の更なる修正段階を実行するように配置され、ここで、
前記各更なる修正段階では、前記ＰＣＭ信号

のうちの１つが、入力信号として受信され、
前記更なる修正段階の出力が加算され、かつ前記量子化手段（１９）に供給され、
線形時不変フィルタ手段（１０）に次いで、前記各更なる修正段階が、前記入力信号サン
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プル値を演算する静止非線形多項式関数を有し、
前記非線形関数と線形時不変フィルタ手段により、前記ＵＰＷＭ発生手段（３１）の既知
の前記更なる非線形寄与分を修正するようにする、ことを特徴とする信号変換器。
【請求項２】
請求項１記載の信号変換器において、部分修正手段に対して入力信号として受信した前記
ＰＣＭ信号のうちの１つが、前記量子化手段（１９）に対する上流位置から取得され、か
つ対応の前記線形時不変フィルタ手段の出力が、前記量子化手段（１９）に供給された総
和に含まれることを特徴とする信号変換器。
【請求項３】
請求項１記載の信号変換器において、部分修正手段に対して入力信号として受信した前記
ＰＣＭ信号のうちの１つが、前記量子化手段（１９）に対する下流位置から取得され、か
つ対応の前記線形時不変フィルタ手段の出力が、前記量子化手段（１９）に供給された総
和に含まれることを特徴とする信号変換器。
【請求項４】
請求項１ないし３のいずれかに記載の信号変換器において、前記各線形時間不変フィルタ
手段が、定数で掛け算されたＮ次微分器(jω)Nに近似する伝達関数を有し、ここで、Ｎは
整数であることを特徴とする信号変換器。
【請求項５】
請求項１ないし４のいずれかに記載の信号変換器において、前記静止非線形関数が、前記
入力信号サンプル値を整数乗（integer power）することを特徴とする信号変換器。
【請求項６】
請求項１ないし５のいずれかに記載の信号変換器において、前記ＵＰＷＭ発生手段（３１
）が擬似対称であり、かつ前記静止非線形関数が前記入力信号サンプル値のＵＰＷＭ変調
の対称に依存することを特徴とする信号変換器。
【請求項７】
ＰＣＭ入力信号(u(k))をＵＰＷＭ出力信号(y(t))に変換する方法であって、
前記ＰＣＭ入力信号(u(k))に応答する量子化ＰＣＭ信号

を与え、
非線形変換性のあるＰＣＭ－ＵＰＷＭ変換を使用して、前記量子化ＰＣＭ信号

を前記ＵＰＷＭ出力信号(y(t))に変換し、
前記ＰＣＭ－ＵＰＷＭ変換の前記非線形変換性による前記ＵＰＷＭ出力信号(y(t))内の非
線形寄与分を少なくとも部分的に修正するノイズシェーピング修正ステップを適用するこ
とを備えた方法において、
前記ＵＰＷＭ出力信号(y(t))内の非線形寄与分を修正するステップは、１またはそれ以上
の更なる信号修正ステップを含み、ここで、前記各更なる信号修正ステップは、
線形時不変フィルタリングに次いで、前記ＰＣＭ信号

のうちの１つを入力として受信し、かつ前記受信した入力信号サンプル値の静止非線形演
算を実行し、
更なる信号修正の出力の総和を量子化することにより、量子化信号

を与え、
ここで、非線形関数と線形時不変フィルタリング・ステップにより、ＰＣＭ－ＵＰＷＭ変
換の既知の更なる非線形寄与分を修正するようにすることを特徴とする方法。
【請求項８】
請求項７記載の方法において、前記量子化することに対する上流位置から受信したＰＣＭ
信号のうちの１つを取得し、かつ対応の前記線形時不変フィルタリングの出力を量子化さ
れた総和に含むようにすることを特徴とする方法。
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【請求項９】
請求項７記載の方法において、前記量子化することに対する下流位置から受信したＰＣＭ
信号のうちの１つを取得し、かつ対応の前記線形時不変フィルタリングの出力を量子化さ
れた総和に含むようにすることを特徴とする方法。
【請求項１０】
請求項７ないし９のいずれかに記載の方法において、前記各線形時間不変フィルタリング
が、定数で掛け算されたＮ次微分器(jω)Nに近似する伝達関数を有し、ここで、Ｎは整数
であることを特徴とする方法。
【請求項１１】
請求項７ないし１０のいずれかに記載の方法において、前記静止非線形関数演算が、前記
入力信号サンプル値を整数乗（integer power）することを特徴とする方法。
【請求項１２】
ＰＣＭ入力信号(u(k))をＵＰＷＭ出力信号(y(t))に変換する信号変換器が、請求項７ない
し１０のいずれかに記載の前記方法を実行するようにすることを特徴とする信号変換器。

【発明の詳細な説明】
本発明はＰＣＭ信号のＵＰＷＭ信号への変換において非線形性および雑音を修正するのに
使用する方法に関する。
デジタル信号のパルス幅変調信号へのこのような変換はＤ級型の電力増幅器に関連して有
利に使用することができる。音声信号がパルス符号変調されるコンパクトディスクプレー
ヤ等のデジタル音源に関して、パルス符号変調をパルス幅変調へ変換すればＤ級増幅器の
接続に極めて適したものとなる。Ｄ級増幅器には本質的に非常に効率が高いという利点が
あり、それは極めて高い出力電力を維持しながら軽量に構成できることを意味し、Ｄ級増
幅器に対して９５％もの効率を達成することができる。さらに、デジタル音源とＤ級増幅
器の接続によりアナログ信号処理を回避することができ、それは信号処理における利点で
ある。
したがって、パルス符号変調信号内の情報を変換により変えることなく、パルス符号変調
信号をパルス幅変調信号へ変換できることが望ましい。
パルス符号変調信号のパルス幅変調信号への変換は非線形性であることが永年知られてい
る。
コンパクトディスクプレーヤ等のデジタル音源を、入力信号としてパルス幅変調信号が供
給される増幅器に関連して使用する場合に基本的に必要となる、この非線形性を修正する
ためのいくつかの方法が提案されてきている。
不可避的な非線形性の他にも、パルス符号変調信号のパルス幅変調信号への変換により雑
音が発生し、デジタル音源からのオリジナル情報を正確に再生する場合にはそれも修正し
なければならない。
この雑音が発生するのはＰＷＭ信号が望ましくはデジタル信号として形成されるためであ
り、それは全てのレベル切替えが周波数の限定されたビットクロックと同期的に行われる
ことを意味する。したがって、ＵＰＷＭ信号はデジタル回路により形成できなければなら
ず、それにより粗い量子化にしたがって雑音が生じる。
パルス符号変調信号がパルス幅変調信号へ変換される場合に生じるエラー源を解消する方
法の例として、
オーバサンプリングを使用することが含まれ、それはパルス符号変調に使用されるパルス
幅変調信号の発生におけるサンプリング定理に従って必要とされるものよりも切替え周波
数が著しく高いことを意味する。しかしながら、オーバサンプリングが強すぎると不可避
的に雑音を生成するため、実用上は望ましくない。宿主として問題が生じるのは高速で切
り替えられるＤ級出力段である。
前記したように、量子化雑音とも呼ばれる雑音は高周波の量子化雑音が増幅され低周波雑
音は除去されるいわゆるノイズシェーピングを使用して低減することができるが、量子化
雑音と非線形パルス幅変調の相互作用によりいわゆる相互変調雑音が生じ、相互変調雑音
（ＩＭ雑音）と呼ばれる新しいエラー源がノイズシェーピングにより発生され、それはノ
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イズシェーピングの有利な効果が低減されることを意味する。
公開された国際特許出願第ＷＯ９２／１５１５３号には、相互変調雑音だけでなく非線形
性および決定論的歪みを修正する方法が開示されている。この文献には決定論的歪みおよ
び相互変調雑音を抑制するための帰還に使用する、パラメータの決定に使用される、ルッ
クアップテーブルを含む複数の複素回路が記載されている。しかしながら、実際上１６－
２４ビットのパルス符号変調信号に関して、容易に実現できそうもない、著しく広範なル
ックアップテーブルを使用する必要がある。
公開された国際特許出願第ＷＯ９２／１１６９９号には、自然にサンプリングされるＰＷ
Ｍの模倣に基づいた等化法が開示されている。この方法はいわゆる擬似対称一様パルス幅
変調が使用される場合に発生する雑音だけでなく、不可避的に発生する相互変調雑音にも
効果がない。さらに、この方法はあらゆるＵＰＷＭ形式（例えば、両側、対称）に関して
応用することができない。
本発明の開始点として、パルス符号変調からパルス幅変調への変換過程の非線形性の新し
くより良いモデル化方法、したがって予測方法、を提供することが望ましい。
後述するように、一般的に静止非線形性フィルタからなりそれに線形時不変フィルタが続
くいわゆるハマースタインフィルタを使用することが、パルス符号変調からパルス幅変調
への変換において生じるいくつかのエラー源の修正に極めて適切であることが判っている
。
これらのエラー源の中で、特に下記の４つが本発明に関して興味深い。
１．パルス幅情報の時間離散化による量子化雑音。
２．量子化およびノイズシェーピングによる一様パルス幅変調により生成される相互変調
雑音。
３．擬似対称一様パルス幅変調を使用することによる雑音。
４．決定論的高調波歪み。
したがって、各々が前記エラー源１－４に向けられるある修正回路を設けることが望まし
い。
後述するように、エラー源１－３は単純な帰還回路により修正され、エラー源４は信号フ
ィードフォワードにより修正される。
本発明の目的はパルス符号変調からパルス幅変調への変換において生じるエラーの修正に
使用する方法を提供して、それに関して不可避的に生じる非線形性および雑音を最小限に
抑えることである。
この目的はＰＣＭからＵＰＷＭへの変換における既知の非線形性に対するモデル回路を設
計することにより達成され、前記モデル回路はＰＣＭ信号を各多項式成分へ分割する並列
接続ハマースタインフィルタにより形成され、前記各多項式成分は下記の伝達関数を有す
る冪（ｐｏｗｅｒ）ｌに関連する線形時不変フィルタにより濾波され、

それに続いて濾波された成分がｚ＝ｅjωにより加算され、ここに、ω＝２πｆ／ｆsは正
規化された角周波数を表し、ｆsはサンプリング周波数でありａilは冪ｌおよび時間イン
デクスｌに関連するフィルタ係数を表す。
それによりパルス符号変調からパルス幅変調への変換における非線形性は、複雑なテーブ
ルベースメモリを使用せずにモデル化できることが保証される。したがって、替わりに、
ハマースタインフィルタからなる単純な回路により実現できる方法が使用される。
請求項２に記載されているように、非線形多項式成分をパルス符号変調信号のテイラー展
開により求められれば役に立つ。
請求項３に記載されているように、ＵＰＷＭ後縁変調において下記の伝達関数が得られる
ようにフィルタの係数が求められれば役に立つ。
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請求項４に従って、ＵＰＷＭ前縁変調において下記の伝達関数が得られるようにフィルタ
の係数が求められれば役に立つ。

この方法に従って、さらに、ＵＰＷＭ両側対称変調において下記の伝達関数が得られるよ
うにフィルタ係数が求められれば役に立つ。

請求項５に従ったモデルに関して、両側対称一様パルス幅変調を使用すればより線形な過
程が得られることがお判りであろう。
本発明はＰＣＭ信号のＵＰＷＭ信号への変換における非線形性および雑音の修正回路にも
関連している。
この回路はＰＣＭ信号が複数の並列接続されたハマースタインフィルタへ送られ、そこで
ＰＣＭ信号は各多項式成分へ分割され各々が、ＰＣＭ－ＵＰＷＭ変換により生じる非線形
寄与を等化するようにされている、伝達関数Ｂ1（ω）を有する冪ｌに属する線形フィル
タにより濾波され前記Ｂ1（ω）は濾波された成分がそれに従って総和ユニットへ送られ
る請求項１に従った回路モデルの知識に基づいて近似されることを特徴としている。
それにより単純に実現され、安定性の問題を生じることのない信号フィードフォワードだ
けに基づく回路が提供される。
回路を最適に実現するには、１次成分の後に時間遅延回路を挿入するのが有利である。
前記したように、ＰＣＭ信号の離散化において不可避的に生じる雑音を除去するのに、請
求項９に従ってノイズシェーパーの入力に、ＰＣＭ信号を受信する他に請求項１に従った
２つのＵＰＷＭモデルの出力信号間の差から引き出される帰還信号を受信して減算するよ
うにされた、総和ユニットを関連させれば役に立ち、第１のハマースタインフィルタであ
る第１のモデルへの入力信号はＰＣＭ信号により形成され、第２のハマースタインフィル
タである第２のモデルへの入力信号はノイズシェーパーの出力信号により形成される。
請求項１１に記載されているように、ＰＣＭ信号はその非線形部が時間インデクスｋに関
連する変調パルスに対する選択された対称性形式とパルス幅のダイナミックな表示である
発生器信号ｇ（ｋ）により形成され、その線形部が伝達関数Ｃ（ω）を有する時不変フィ
ルタであるハマースタインフィルタからの帰還による擬似対称変調の使用に関連して修正
することができる。
発生器信号ｇ（ｋ）が次式で与えられれば有利であり、
ｇ（ｋ）＝ｓ（ｋ）（ｘ（ｋ）＋１）
ここに、（ｘ（ｋ）＋１）は時間インデクスｋにおけるパルス幅を表し、ｓ（ｋ）は半ビ
ット周期Ｔbで表される時間インデクスｋにおけるパルスの対称変調に対する時間偏移を
表し、Ｃ（ω）は下記の伝達関数により近似され、
Ｃ（ω）＝ｊω（Ｔb／２ΔＴ）
ここに、Ｔbはビットクロックのサイクル時間であり、ΔＴはＵＰＷＭ信号のサイクル時
間を表す。
最後に、本発明は使用方法にも関連している。この使用方法は請求項１３に明記されてい
る。
本発明には、いかなる時にもアナログ計算回路が使用されないデジタル増幅器の構造が可
能であるという利点がある。
前記したように、本発明により全面的にハマースタインフィルタに基づく回路が提供され
、それは本質的に非線形回路とそれに続く線形時不変フィルタにより構成される。したが
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って、本発明に従った方法の原理を応用することにより、デジタル信号処理に関して不可
避的に生じる相互変調雑音だけでなく非線形性を修正することもできる回路を構成するこ
とができる。要約すれば、アナログ信号処理の無いＡ／Ｄ，Ｄ／Ａコンバータを使用しな
い純粋にデジタルな増幅器を構成できるようになる。
次に、図面に示す本発明の実施例について本発明の詳細な説明を行い、ここに、
図１は一様パルス幅変調器、ＵＰＷＭ変調器、を示し、
図２は後縁変調による一様サンプリングの原理を示し、
図３は前縁変調による一様サンプリングの原理を示し、
図４は両側変調による一様サンプリングの原理を示し、
図５は本発明の原理のモデルを示し、
図６はハマースタインフィルタに関連する本発明の原理を示し、
図７は本発明によるＵＰＷＭ等化回路のモデルを示し、
図８は図７に対応する実現可能な回路を示し、
図９は既知のノイズシェーパーの構造を示し、
図１０は相互変調雑音の生成モデルを示し、
図１１はノイズシェーパーの相互変調修正回路の原理を示し、
図１２は実現可能な相互変調雑音修正回路を示し、
図１３は擬似対称雑音の発生する様子を示し、
図１４は擬似対称雑音の帰還修正回路を示し、
図１５は完全なＰＣＭからＵＰＷＭへの変換システムのブロック図を示し、
図１６は本発明によるフィードフォワード回路の第１の実施例を示し、
図１７は本発明によるフィードフォワード回路の第２の実施例を示し、
図１８は本発明の修正回路の効果を示し、
図１９はＤ級出力段に接続される本発明によるデジタル増幅器を示す。
図１に一様型構造のパルス幅変調器の原理をアナログビルディングブロックにより示す。
この回路はその入力に２つの信号の和を受信する比較器ユニツト１からなり、前記信号の
一方はのこぎり波／三角波発生器３から発生され、前記信号の他方はサンプルホールドユ
ニット２から到来し、その入力はサンプルホールド回路を介して比較器１の他方の入力へ
送られる例えば音声信号Ａを受信する。さらに、この回路は同期化ユニット４を含み、の
こぎり波／三角波発生器３はサンプルホールドユニット２と同期化することができる。次
に、この回路の基本的な動作モードを図２から図４に関連して説明する。
図２はのこぎり波がＥ点に達する度に入力信号がサンプリングされるいわゆる後縁変調の
例を示す。サンプルホールドユニット２からの信号は総和ユニット５においてのこぎり波
信号へ加算され、のこぎり波信号の値がサンプルホールドユニット２からの信号よりも低
い限り比較器ユニット１の出力にはパルスが生じ、のこぎり波信号の値が信号Ｄを越えれ
ば“ロー”である信号が比較器ユニット１の入力に生じる。
図３はのこぎり波の形状が図２とは異なり、いわゆる前縁変調が行われる。前縁変調を使
用する場合、図１の回路の動作モードは後縁変調を使用する場合と同じとなる。
最後に、図４に回路３が三角波を発生するいわゆる両側変調を示す。図からお判りのよう
に、信号Ｂ２が信号Ｄよりも低い値であればパルスが生じる。図２および図３の変調形式
に関して、パルスの２つのエッジが共にサンプルホールドユニット２からサンプリングさ
れる値の関数として偏移されるようにパルスが発生されるということができる。
本発明の原理を例示するために、図５のモデルを参照する。ＵＰＷＭコンバータ（一様パ
ルス幅変調）において、離散時間デジタル信号ｘ（ｋ）は時間連続信号ｙ（ｔ）へ変換さ
れる。時間離散（ＰＣＭ）信号ｘ（ｋ）は図１のサンプルホールドユニット２の出力信号
に対応する。引き続くパルス幅変調の結果、すなわち時間連続信号ｙ（ｔ）、が発生され
ｘ（ｋ）の各サンプルにより持続時間ΔＴのサンプリング時間間隔内でｙ（ｔ）のコース
が決定される。このＵＰＷＭ変換は振幅入力が時間領域（パルス幅）内へイメージされる
非線形過程である。この非線形性をデジタルに修正するには、ＵＰＷＭにより発生される
時間連続信号ｙ（ｔ）を表す等価離散時間信号ｙ（ｋ）を形成するモデルを作る必要があ
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る。サンプリング定理に従って、それは帯域制限（ｙ（ｔ）のローパス濾波）により達成
され、前記信号は帯域制限された後で離散時間信号ｘ（ｋ）と同期してサンプリングされ
る。それにより、時間離散形式でＵＰＷＭ変換の出力信号を表す時間離散信号ｙ（ｋ）が
得られる。
パルス応答ｈ（ｔ）により与えられる図５の理想的なローパスフィルタ７は、ｆgよりも
小さい一定の正の値を有する実伝達関数を有し、ｆgはサンプリング周波数の１／２であ
る、すなわちｆg＝ｆs／２。このフィルタによりサンプリング周波数が観察されることが
保証される。
得られる信号ｙ（ｋ）のテイラー展開により、図６に示すようにｙ（ｋ）は信号モデルに
より形成できることが判る（付録Ａ）。入力信号ｘ（ｋ）はｘ1（ｋ）の形式の多項式成
分へ分割され、その各々が線形時不変（ＬＴＩ）フィルタＡ1（ｚ）により濾波される。
次に、それは総和されてｙ（ｋ）が得られる。
したがって、図６のモデルは有限のサブモデルにより構成され、それらは一乗へのたたみ
込みからなり伝達関数Ａ1（ｚ）を有する関連する離散時間線形時不変（ＬＴＩ）フィル
タ９が続く静止非線形性８からなっている。このサブモデルはハマースタインモデルのク
ラスに属する。
前記エラーモデルに関して、一般的に周波数によって決まる歪み成分が生じることが判る
。付録Ａにおいて、さまざまなＵＰＷＭ形式に属する直接伝達関数が引き出される。歪み
は周波数と共に増大することがすべてのＵＰＷＭ形式に共通している。
ＵＰＷＭの非線形性により、ＵＰＷＭユニットの前で入力信号にある種の“アンチ歪み”
を与えてこのユニットが等化されることが望ましい。
それはＰＣＭ－ＵＰＷＭモデルとは逆でなければならない新しいハマースタインベース非
線形フィルタを使用して行われる。その結果、修正信号のフィードフォワードしか行われ
ず－それはフィードバックのような安定度問題が無いことを意味する。
このようなシステムは図７に示すような外観を有することができる。図はＵＰＷＭモデル
内の歪みをハマースタイン型の非線形プレフィルタによりどのように等化しようとするの
かを示している。したがって、図７のシステムは前記したように図６のハマースタインモ
デルによりモデル化することができるＵＰＷＭ変換の前に挿入される。
開始点として、ＵＰＷＭ過程（図６にモデル化されている）は非線形性の符号が逆転され
る等化フィルタの使用を直接可能とする程線形であるものとする。しかしながら、それに
より完全なシステムの全体が線形とはならない。その理由は“アンチ歪み成分”の供給自
体がＵＰＷＭユニットの非線形性によりさらに高次の歪みを発生するという副作用を有す
るためである。これらの歪み成分は以後“偽（ｆａｌｓｅ）”と呼ばれる。例えば、入力
信号自体とＢ2（ｚ）により定義される２次寄与との和により３次偽積（ｆａｌｓｅ　ｐ
ｒｏｄｕｃｔｓ）が形成される（ＵＰＷＭ部内のｘ2非線形性により）。
偽寄与の問題は偽成分も修正されるようにＢ1（ｚ）を修正することにより解決すること
ができる。この手順はＢ2（ｚ）＝Ａ2（ｚ）を設定することにより開始される（ここに、
Ａ2（ｚ）は関連する変調形式に対して与えられる－付録Ｃ参照）。次に、偽３次成分の
サイズが計算され、結果は全ての３次寄与が中和されるようにＢ3（ｚ）内に含まれる。
次に、偽４次成分のサイズが求められ（すなわち、１次＋３次）および（２次＋２次）、
それはＢ4（ｚ）の選択内に含まれる。中央オーダーよりも上で、偽成分のサイズは許容
レベルまで降下しており、過程は停止される。付録Ｃには１＝４までのＢ1（ω）の正確
な公式によりこの過程が詳細に記載されている。フィードフォワードされる修正回路の誘
導は直接ＵＰＷＭモデルの知識を条件としている。
これまで因果性フィルタ、すなわち実世界では実現できないフィルタ、のあるモデルだけ
で本発明を説明してきた。もちろん、フィルタＢ1（ｚ）（全てがＬＴＩ）は一般的に非
因果性（ａｃａｕｓａｌ）モデルを表すＡ1（ｚ）とは対照的に因果性（ｃａｕｓａｌ）
に実現できなければならない。
ＰＣＭ信号の後に挿入する実際の回路は当然図７に基づいたものとすることができる。使
用するフィルタ１０は因果性（すなわち、実現可能）であると共に一般的に非因果性伝達
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関数（例えば、全てが純粋に実もしくは虚である付録Ａの公式（ｍ），（ｎ）および（ｒ
）により与えられる）を近似できなければならない。回路全体を通して遅延を許容するこ
とにより近似を著しく改善することができ、それは全ての分岐が例えばＫサンプルの純粋
遅延を含むように行うことができる。したがって、Ｂ1（ｚ）＝１である線形分岐はｚ領
域内に伝達関数ｚ-Kを有する純粋なデジタルＫサンプル遅延１３により置換される。それ
を図８に示す。次に、例えば２Ｋ＋１の係数を有するＦＩＲ（有限インパルス応答）型の
フィルタ１０Ｂ1（ｚ）により非線形分岐を実現することができる。それ自体の近似につ
いては付録Ｂを参照されたい。
ＰＣＭ信号の一様パルス幅変調がデジタル回路により実施される場合には、パルス幅変調
信号は時間離散信号であることが必要である。それは実際上パルスエッジがクロック信号
（周波数ｆbのビットクロックとも呼ばれる）と同期していることを意味する。したがっ
て、達成出来るパルス幅はビットクロック周期Ｔbの整数倍へ離散化される。ビットクロ
ックはサンプリング時間間隔ΔＴ＝１／ｆsがビットクロック周期の整数に対応する、す
なわちΔＴ＝Ｎ・Ｔb、ように選択されＮは考えられるパルス幅数である。したがって、
片側変調に対してはビットクロック周波数をｆb＝Ｎ・ｆsとする必要があり、Ｎはパルス
幅数である。しかしながら、両側対称ＵＰＷＭを形成するには、対称性の必要条件により
ｆb＝２Ｎ・ｆsのビットクロック周波数が必要である。すなわち、ビットクロック周波数
を２倍にする必要がある。
パルス幅の離散化によりＰＣＭからＵＰＷＭへの変換システムの容易に達成可能な精度が
低下する。不正確さは量子化雑音の形状であり、ＰＣＭ信号は離散数の振幅レベルへ丸め
なければならない（量子化）。例えば、１６ビットＰＣＭ信号が十分な精度で変換される
場合には、ｆb＝２16・ｆsのビットクロック周波数が必要である。このようなビットクロ
ック周波数は実際上達成することができない。したがって、必要なビットクロック周波数
を低減するために、従来技術ではＵＰＷＭ変換のすぐ前でいわゆるノイズシェーパーが使
用される。オーバサンプリングと組み合わせると、ノイズシェーパーは可聴範囲よりも高
い周波数における量子化雑音は増加するが可聴範囲内の量子化雑音を抑制することができ
る。
図９に量子化器１９から供給される不可避的な量子化雑音を修正するようにされる通常の
ノイズシェーパーを示す。ノイズシェーパーにはパルス符号変調からパルス幅変調への変
換において存在する非線形性の修正は含まれないことがお判りであろう。
従来、ノイズシェーピングには量子化器１９の出力をその入力から減じることにより量子
化器からの瞬時量子化エラーを見つけだすことが含まれている。この量子化エラーはノイ
ズシェーピングフィルタＦ（ｚ）により濾波され、２１、量子化器の入力へ加えられる、
２０。しかしながら、ノイズシェーピングフィルタは１サンプルの遅延後しか応答しない
、すなわち１サンプル後に送られる修正信号により所与の時間におけるエラー修正が試み
られる。
ノイズシェーパーはエラーが入力へ戻されて減じられる帰還システムと考えることができ
る。したがって、瞬時帰還は不可能であるため、帰還分岐は少なくとも１サンプルの遅延
を含んでいなければならない。つまり、パルス応答ｆ（ｎ）のノイズシェーピングフィル
タＦ（ｚ）は因果性であって特に下記の条件を満たさなければならない。
（１）　ｎ＜１に対して　ｆ（ｎ）＝０
さらに、ノイズシェーピングフィルタは可聴周波数範囲内で、考えられる最善のエラー帰
還を提供しなければならない。このようなフィルタは次のサンプリング時間におけるエラ
ーを予測しようとするため、予測器と呼ばれる。したがって、良好なノイズシェーピング
フィルタは可聴範囲内でＦ（ｚ）≡１である予測近似である。付録Ｂに予測近似の例が示
されている。
ノイズシェーパーの動作モードは入力信号がスペクトル整形されたある量子化雑音を受信
しそれが超音波範囲内の雑音量を増すことにより可聴周波数範囲内で抑制されることを意
味する。残念ながら、付加された雑音は後の非線形ＵＰＷＭ変換との相互作用により、い
わゆる相互変調雑音（ＩＭ雑音）を形成するため可聴範囲内の雑音が増加する。
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ＩＭ雑音はＵＰＷＭ過程のすぐ前にノイズシェーパーを挿入することにより生じる付加雑
音寄与として定義することができる。ノイズシェーパーの入力および出力の両方がＵＰＷ
Ｍモデルを介して別々に送られ次に減じられる場合には、ＩＭ雑音を表すエラー信号は分
離される。それを図１０に示し、２つのハマースタインＰＣＭモデルは図６に対応する。
しかしながら、ＵＰＷＭモデルは一般的に非因果性であるため、ＩＭ雑音を表すエラー信
号ｅ（ｋ）は容易に帰還することはできない。帰還分岐はノイズシェーパーと同様に少な
くとも１サンプルの遅延を含んでいなければならない（条件（１））。
図１１にハマースタインＵＰＷＭモデル２３，２４は予測ＬＴＩフィルタに基づいており
、予測されたエラー信号がノイズシェーパー１９の入力において減じられるＩＭ雑音の帰
還システムを示す。ＩＭ雑音の抑制は帰還により達成される。
両方の予測モデルが同じであれば、予測されたＩＭ雑音信号には信号関連成分は含まれず
純粋なＩＭ雑音だけが含まれる（信号関連成分は変化せずにノイズシェーパーを通過しな
んら寄与しない）。システムは高調波歪みを付加したり除去したりせず、関連するＩＭ雑
音を抑制するだけである。それにより、帰還修正とそれに続くノイズシェーパーによるＩ
Ｍ修正を同時に使用することができる。帰還されるシステムの安定性により、出来るだけ
多くの修正がフィードフォワード回路内で行われるのは利点である。
両方のモデル内の線形、時不変信号処理（ＬＴＩ）を結合できるため、ＵＰＷＭ過程の予
測モデルの構造により図１１は単純化することができる。したがって、システムは図１２
に示すように単純化され、ＬＴＩブロック２７は使用する変調形式（付録Ａの（ｍ），（
ｎ）および（ｒ）参照）に対応する伝達関数Ａ1（ω）への予測近似である。それは予測
子

の近似が可聴周波数範囲に関して最適化されており、

は条件（１）と同様に少なくとも１サシプルの遅延を含むことを意味するものと考えるべ
きである。したがって、次のサンプリングタイムまで帰還は作動しない。付録Ｂにこのよ
うな予測近似の例が示されている。
図１２の予測ＵＰＷＭモデル内の線形分岐（１＝１に対する）は、ＩＭ雑音に寄与しない
ため除去されることがお判りであろう。
前記したように、両側対称ＵＰＷＭを使用するには片側変調に対して２倍ビットクロック
周波数が必要である。このような状況により、ビットクロック周波数を２倍にしないいわ
ゆる擬似対称変調を使用することが提案されている。図１３は擬似対称ＵＰＷＭの形成例
を示す。偶数のビットクロック周期の幅を有するパルスは対称的に形成することができる
が、奇数長のパルスは非対称的にしか配置できない。図１３に示すように、前縁非対称性
もしくは後縁非対称性をここに含めることができる。
図１３から、前縁もしくは後縁非対称性を有する奇数パルスが、それぞれ、前方もしくは
後方へ半ビットクロック周期だけ偏移されると、対称変調に対するエラーは解消されるこ
とが容易にお判りであろう。
したがって、擬似対称性により、エラー信号はパルスを半ビットクロック周期だけ偏移さ
せることによりエラーとして表現することができる。
擬似対称ＵＰＷＭのエラーのモデルを作るために、最初に非対称性の形式を示す補助量ｓ
が定義される。

すなわち、量ｓは半ビットクロック周期で表したパルスの時間偏移を示し、時間偏移はｓ
・Ｔb／２である。
時間偏移および非時間偏移信号間の差は下記の伝達関数で表すことができる、
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すなわち、１次微分器である。すなわち、エラースペクトルは周波数に比例する。
次に等価エラー信号ｅ（ｋ）をモデル化することができ（図１４）発生器シーケンスｇ（
ｋ）は線形フィルタにより濾波される。長いパルスの時間偏移はパルスの短い持続時間よ
りも大きなエラーを生じるため、エラー信号の絶対サイズはパルスの持続時間に直接比例
する。したがって、発生器シーケンスｇ（ｋ）は非対称性の場合は得られるパルスの持続
時間に比例し、そうでなければゼロでなければならない。信号ｘ（ｋ）＋１はこの性質を
有する。さらに、発生器シーケンスの符号は得られるパルスがどの形式の非対称性を有す
るかを表示することができる。したがって、発生器シーケンスｇ（ｋ）は次式により定義
され、
（４）　ｇ（ｋ）＝ｓ（ｋ）（ｘ（ｋ）＋１）
ここに、パルス幅変調器発生器１５から発生される信号ｓ（ｋ）は非対称性の形式（時間
偏移）をサンプル毎にダイナミックに表示する。
図１４に示すように、エラー信号ｅ（ｋ）は（３）から引き出される下記のＬＴＩ伝達関
数を有する微分器フィルタにより発生器シーケンスｇ（ｋ）を濾波して形成され、
（５）　Ｃ（ω）＝ｊω（Ｔb／２ΔＴ）
ここに、Ｔbはビットクロックのサイクル時間でありΔＴはサンプリング時間である。
対称形式ｓ（ｋ）の従属性は伝達関数（３）から発生器シーケンス（４）へ偏移されてい
る。したがって、図１４に示す微分器フィルタ１４はＬＴＩであるためエラーモデル、図
１４、はハマースタインモデルであり、発生器シーケンスはｘ（ｋ）のメモリレス非線形
処理により形成されるようにすることができる。一定のＴb／（２ΔＴ）はビットクロッ
クにより与えられる時間解像度に応じてエラーｅ（ｋ）を校正する。
したがって、モデル化されたエラー信号ｅ（ｋ）は完全対称ＵＰＷＭから擬似対称的に異
なる加法的エラー寄与となる。エラー信号は伝達関数ｊωにより周波数に比例するスペク
トルを有する雑音の形式である。
擬似対称雑音の帰還したがって抑制に使用される図１４のエラーモデルに対して、ｊωＬ
ＴＩフィルタは予測近似により置換する必要がある。予測近似については再度付録Ｂを参
照されたい。
図１５は前記したさまざまなタイプの修正回路を、完全なパルス符号変調対パルス幅変調
システムへどのように結合できるかを示すブロック図である。図１５において、ｕ（ｋ）
はフィードフォワード等化ユニット２８へ送られるオーバサンプルされた音声信号を表す
。次に、回路２９内のＩＭ雑音および回路３０内の擬似対称雑音の両方に対する帰還修正
を提供されるノイズシェーパー１９により振幅離散化信号が形成される。次に、パルス幅
変調ユニット３１がパルス幅変調信号ｙ（ｔ）へ変換され、それはｆbの周波数でビット
クロックに同期して切り替えられる。
いずれの場合でも図１５の全ての修正ブロックを使用する必要はないことがお判りであろ
う。
図１３に関して説明した擬似対称パルス幅変調が使用されない場合には、回路３０内の修
正は省かなければならない。場合によっては、回路２９内のＩＭ修正も余分となり省ける
ことがある。
図１６は片側後縁変調を修正するための図８のフィードフォワード修正回路の実施例を示
す。Ｋ＝１サンプル（Ｂ1（ｚ）＝ｚ-1）の総遅延が選択され、３次以内の修正しか含ま
れない。付録Ｃの（Ｈ）式および付録Ａの（ｍ）から、次式が得られる。
Ｂ2（ω）＝－Ａ2（ω）＝ｊω／４
したがって、Ｇ（ω）＝ｊωおよびＫ＝１に対して付録Ｂのテーブル２により下記の近似
が得られる。
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Ｂ2（ｚ）≒1/4（1/2－1/2ｚ-2）＝（１－ｚ-2）／８
したがって、付録Ａの（ｍ）式および付録Ｃの（Ｌ）式から
Ｂ3（ω）＝Ａ3（ω）＝－ω2／24
となる。
したがって、Ｇ（ω）＝－ω2およびＫ＝１に対してテーブル２により下記の近似が得ら
れる。
Ｂ3（ｚ）≒（１－２ｚ-1＋ｚ-2）／24
Ｂ2（ｚ）およびＢ3（ｚ）の式から判るように、これらのフィルタは図１６に示す乗算器
、総和および時間遅延により実現することができる。
図１７はＫ＝１に対して３次までの両側対称変調を修正するためのフィードフォワード回
路の実施例を示す。ここでは、２次および３次寄与は近似的に同じフィルタ、付録Ｃの公
式（Ｏ）および（Ｐ）、を使用することができることがお判りであろう。その結果、図１
７に示す本発明のフィードフォワード回路の実施例は極めて単純な構造となる。
図１７の実施例の計算原理は図１６の実施例の場合と同じであるため、詳細な説明は行わ
ない。
付録Ａ
さまざまなＵＰＷＭ形式について説明する。さらに、図６の伝達関数を決定するための、
図５からの等価信号ｙ（ｋ）のテイラー展開を示す。
数学的に、ＵＰＷＭ変調はサンプルｘ（ｋ）の関数としての持続時間ΔＴのパルスコース
を示す関数ｐ（ｘ（ｋ），ｔ）により特徴ずけられる。したがって、変調された信号ｙ（
ｔ）は時間偏移されたパルスの有限和として公式化することができる。

一般的に、ＡＤ級およびＢＤ級変調は識別される。ＡＤ級変調では、ｙ（ｋ）は１もしく
は－１の振幅しかとることができず、ＢＤ級変調ではｙ（ｋ）は１，０もしくは－１の振
幅をとることができる。さらに、両側および片側変調も識別される。片側変調には２つの
バリエーションがあり、パルスのどの側面が変調されるかに応じた前縁変調および後縁変
調である。添付図はＡＤ変調の３つのクラスに対するｐ（ｘ，ｔ）を示す。
図Ａ１：前縁変調
図Ａ２：後縁変調
図Ａ３：両側対称変調
ＢＤ級変調は２つのＡＤ級変調の一種の微分結合として説明することができる。
（ｂ）　ｐBD（ｘ，ｔ）＝（ｐAD（ｘ，ｔ）－ｐAD（－ｘ，ｔ））／２
その結果、－１，０および１の値をとることができるパルス信号が生じる。
図５からｈ（ｔ）によるｙ（ｔ）のたたみ込みにより、次式が得られる。

次に、サンプリング時間間隔ΔＴでサンプリングすることにより離散時間信号ｙ（ｋ）が
次式で与えられる。

たたみ込み積分は時間間隔ΔＴ＝１の寄与へ分割することができる。

これからｙ（ｋ）はｘ（ｋ）の時間偏移サンプルの一般的に非線形関数の和として表せる
ことがお判りであろう。



(12) JP 4097700 B2 2008.6.11

10

20

30

40

50

次に、この有限の非線形性のテイラー展開がゼロ信号ｘ（ｋ）＝０（すなわち、マクロー
リン級数）から実施される。非線形性は二重有限性の多項式寄与へ分割され、

ここに、テイラー係数ａilは非線形性の第１誘導により与えられる。

次に、このテイラー級数は信号モデルとして表現することができ（時間およびパワーに従
って分類することにより）、入力信号の各パルスｘ1（ｋ）はパルス応答として係数ａil

により与えられる線形時不変（ＬＴＩ）離散時間フィルタＡl（ｚ）により濾波される。

片側ＡＤ級後縁変調（図Ａ２による）に対しては、次式で表される。

従って、微券により次式が得られる。

微分を続けると、一般的に公式（ｈ）（ΔＴ＝１）の下記の係数セットが得られる。

それはフィルタ係数がパルス応答ｈ（ｔ）の第（ｌ－１）誘導のサンプリングに基づいて
いることを意味し、前記したように、それはｆg＝ｆs／２の遮断周波数を有する理想的な
ローパスフィルタである。したがって、下記の伝達関数はＡl（ω）を１に設定して直接
誘導することができる。

同様に、片側ＡＤ級前縁変調に対する対称性を考慮して、下記のように推定することがで
きる。

前縁変調は後縁変調と同様に非線形ではあるが、偶数歪み成分の符号は反対であることが
お判りであろう。
両側対称ＡＤ級変調（図Ａ３）に対しては、

となる。
したがって、テイラー級数の下記の係数が得られる。

誘導されたｈ（ｔ）の２つの時間偏移サンプリングが含まれることがお判りであろう。し
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たがって、周波数領域において、下記の伝達関数となる。

この式は下記の幾分単純な式で近似することができる。

したがって、両側対称ＵＰＷＭは片側対称ＵＰＷＭよりも著しく線形であることがお判り
であろう。歪み次数ｌが１だけ増加する度に、一般的にレベルは１／４に減少する（片側
対称ＵＰＷＭの場合は１／２）。さらに、偶数歪み積は片側対称ＵＰＷＭの場合の（ｌ－
１）乗に対して周波数の一乗だけ増加する。
ＢＤ級変調に対しては、偶数次の歪み成分は微分結合のために含まれない。この場合、偶
数ｌに対してＡl（ω）＝０である。したがって、ＢＤ級は対応するＡＤ級変調よりも遥
かに線形である。
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付録Ｂ
フィードフォワードおよびフィードバックに使用するフィルタ近似の例を示す。フィルタ
近似は係数の関連するセット（有限）により実現可能なフィルタ構造を見つけだして所与
の伝達関数が出来るだけ良く近似されるようにするタスクである。
ＦＩＲフィルタ（有限インパルス応答）による近似について説明する。本発明は再帰型（
ＩＩＲ）フィルタに基づくこともできる。さらに、ここに示した他にも多数の（より良い
）近似基準（パークスマクリラン、最小二乗、等の）が含まれる。
ＦＩＲ予測器
ここでは、Ｎの係数を有する下記のクラスのＦＩＲフィルタが選択される。
（ａａ）　Ｃ（ｚ）＝ｃ1ｚ

-1＋ｃ2ｚ
-2．．．＋ｃNｚ

-N

この伝達関数は因果性であり帰還に必要な１サンプルの遅延で応答する（（１）と同様）
。係数ｃ1．．．．ｃNは所与の伝達関数が近似されるように選択しなければならない。こ
の場合、ＦＩＲフィルタ（ａ）の伝達関数の周波数ωに対して誘導された最初のＮ個が所
与の伝達関数に対して誘導された対応するものと同じでなければならない。それにより、
Ｎの方程式が得られＮは未知であり、解はωNに比例する近似エラーを有するＦＩＲ予測
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子である。それは低周波数（オーバサンプリングを使用する場合は可聴範囲に対応する）
において近似は最善であることを意味する。下記の表はＮ＝１．．．４に対する結果を示
し、Ｇ（ω）は近似された伝達関数である。

ノイズシェーピングフィルタ（図９参照）として適切なフィルタはＧ（ω）に対するテー
ブル１から得られる。Ｇ（ω）＝ｊωに対しては、例えば擬似対称雑音の帰還のための予
測子、図１４、が得られる。テーブルはさらにＩＭ雑音の帰還のための予測子Ａ（ｚ）、
図１２、を求めるのに使用することができる。
ＦＩＲフィードフォワードフィルタ
下記の形式のＦＩＲフィルタが、フィードフォワード修正に使用するために選択される。
（ｂｂ）　Ｂ1（ｚ）＝ｂ1,0＋ｂ1,1ｚ

-1＋ｂ1,2ｚ
-2．．．＋ｂ1,2Kｚ

-2K

フィルタは因果性であり２Ｋ＋１の係数を有し、望ましくはそれらは所与の伝達関数ｅ-j

KωＧ（ω）が近似されるように選択される。それはＧ（ω）がＫサンプルの遅延を有す
る（ｂｂ）により近似されることを意味する。その結果、近似エラーは同数の係数を有す
る予測近似に対するものよりも著しく小さくなる。
前記したものと同じ基準を使用すれば、下記の表が得られ近似エラーはω2K+1と共に増大
する。

付録Ｃ
偽成分を考慮してＵＰＷＭのフィードフォワード修正に使用するＢ1（ｚ）フィルタを正
確に求める方法について説明する。
図７のフィードフォワード回路には図６のＵＰＷＭモデルが続くものとする。さらに、入
力信号ｕ（ｋ）は周波数ωを有する複素純粋信号音と仮定する。表記法により、時間イン
デクス（ｋ）は次のように省かれる。そこで次式が得られる。
（Ａ）　ｕ＝ｅjωk

たたみ込みにより、一般的に次式が得られる、
（Ｂ）　ｕ1＝ｅjlωk

すなわち、周波数ｌωを有する複素純粋信号音が得られる。
明確にするために、下記の計算では４よりも上の冪を有する全ての項が省かれる。
次に、Ｂ1（ω）による多項式寄与ｕ1の濾波およびそれに続く総和によりフィードフォワ
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ード回路の出力信号ｘ＝ｘ（ｋ）が与えられる。
（Ｃ）　ｘ＝ｕ＋Ｂ2（２ω）ｕ2＋Ｂ3（３ω）ｕ3＋Ｂ4（４ω）ｕ4＋．．．
ＵＰＷＭモデルにおいて、ｘ2，ｘ3およびｘ4が形成される。
（Ｄ）　ｘ2＝ｕ2＋２Ｂ2（２ω）ｕ3＋（Ｂ2

2（２ω）＋２Ｂ3（３ω））ｕ4＋．．．
（Ｅ）　ｘ3＝ｕ3＋３Ｂ2（２ω）ｕ4＋．．．
（Ｆ）　ｘ4＝ｕ4＝＋．．．
Ａ1（ω）による多項式寄与ｘ1の濾波とそれに続く総和によりシステムの出力信号ｙ（ｋ
）が得られる（同じ冪の項を集めて）。
（Ｇ）　ｙ＝ｕ＋［Ｂ2（２ω）＋Ａ2（２ω）］ｕ2＋
［Ｂ3（３ω）＋２Ａ2（３ω）Ｂ2（２ω）＋Ａ3（３ω）］ｕ3＋
［Ｂ4（４ω）＋Ａ2（４ω）（Ｂ2

2（２ω）＋２Ｂ3（３ω））＋
Ａ3（４ω）３Ｂ2（２ω）＋Ａ4（４ω）］ｕ4

フィードフォワードの目的はシステムを線形化する、すなわちｙ＝ｕの条件を満たすこと
である。
一般的に直接Ｂ2（ω）により開始できることが（Ｂ）からお判りであろう。
（Ｈ）　Ｂ2（ω）＝－Ａ2（ω）
次に、完全な３次寄与が解消されるようにＢ3（ω）が求められる。３次寄与はＢ3（ω）
内に含まれる“偽”３次寄与である混合項を有することが（Ｇ）からお判りであろう。
（Ｉ）Ｂ3（３ω）＝－２Ａ2（３ω）Ｂ2（２ω）－Ａ3（３ω）
＝２Ａ2（３ω）Ａ2（２ω）－Ａ3（３ω）
それは次式に等しい。
（Ｊ）　Ｂ3（ω）＝２Ａ2（ω）Ａ2（２ω／３）－Ａ3（ω）
続いて、（Ｇ）によりＢ4（ω）が求められる。
（Ｋ）　Ｂ4（４ω）＝－Ａ2（４ω）（Ｂ2

2（２ω）－２Ｂ3（３ω））－
Ａ3（４ω）３Ｂ2（２ω）－Ａ4（４ω）
したがって、ここには３つの４次寄与が含まれる。
代入を続けて、
（Ｋａ）　Ｂ4（ω）＝－Ａ2（ω）［（Ａ2

2（ω／２）＋４Ａ2（３ω／４）
Ａ2（ω／２）－２Ａ3（３ω／４）］＋３Ａ3（ω）
Ａ2（ω／２）－Ａ4（ω）
より多くの項を含む場合には、Ｂ5（ω），Ｂ6（ω）．．．を求めることができる。しか
しながら、偽成分の数が強烈に増加するため過程は計算が急速に複雑化する。しかしなが
ら、５次以上の寄与は振幅が非常に小さいためそれらの修正を含める必要はめったにない
。
前の計算は線形分岐がフィードフォワードおよびＵＰＷＭモデルの両方で伝達関数１を有
する、すなわちいかなるフィルタもなく直結されているという仮定に基づいていた。図８
に示すように、フィードフォワードの線形分岐にＫサンプルの遅延が導入されると、ｌ＞
１の全てのＢ1（ω）伝達関数は伝達関数ｅ-jkω＝ｚ-Kにより対応する遅延だけ修正しな
ければならない。付録Ｂに記載したように、それによりフィードフォワードにおいて実現
可能な（因果性）フィルタを近似することが容易になる。
例
例えば、付録Ａの（Ｊ）および（ｍ）の片側後縁変調に対して、
（Ｌ）　Ｂ3（ω）＝２・1/4ｊω・1/4・2/3 ｊω＋1/24・ω2＝－1/24・ω2＝Ａ3（ω）
偽３次寄与はＡ3（ω）の２倍で反対方向であり、Ｂ3（ω）の符号を変える必要があるこ
とがお判りであろう。
（Ｋ）および（ｍ）から慎重な計算により次式が得られる。
（Ｍ）　Ｂ4（ω）＝－Ａ4（ω）
さらに、（Ｋ）の５次項の慎重な計算から次式が得られる。
（Ｎ）　Ｂ5（ω）＝Ａ5（ω）
したがって、片側後変調の場合には奇数フィルタの符号を逆にすることが一般的に適用さ
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れるものと思われる。
例
両側対称変調に対しては、付録Ａおよび（Ｈ）の（ｒ）から次式が得られる。
（Ｏ）　Ｂ2（ω）＝－Ａ2（ω）＝ω2／３２
かつ、
（Ｐ）　Ｂ3（ω）＝ω2／９６＋ω4／１１５２＝－Ａ3（ω）＋ω4／１１５２
実施例では、ω4項（偽寄与）は振幅が非常に制限されるため無視するよう判断すること
ができる。したがって、Ｂ2（ω）およびＢ3（ω）は共に信号ｕ2／３２＋ｕ3／９６へ与
えられる伝達関数ω2を有する共通フィルタに基づくことができる。この方法は図１７の
回路を実現するのに使用される。

【図１】

【図２】

【図３】

【図４】
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【図１１】 【図１２】
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【図１５】 【図１６】
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【図１９】
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