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要旨

概要

本論文は，マルチレート信号処理を用いたVolterraフィルタの演算量削減とそ

のスピーカシステムへの適用に関する研究成果をまとめたものである．スピーカ

システムなどに含まれる線形歪みおよび非線形歪みを補正するために有効な手法

である非線形逆システムに用いられる Volterraフィルタ，およびスピーカシステ

ムを同定することによってそのVolterraフィルタの係数を求める手法である適応

Volterraフィルタに着目している．Volterraフィルタおよび適応Volterraフィルタ

は演算量が莫大であるため，組み込みシステムなどのソフトウェアでのリアルタ

イム実現が困難である．一方，スピーカシステムは概して低周波数領域に非線形

歪みが集中するという特徴を持っており，低域を集中的に処理することで演算量

を削減できる可能性がある．線形処理の場合，マルチレート信号処理を用いるこ

とで帯域制限された信号に対してサンプリングレートを下げることで演算量を削

減できる．しかし，Volterraフィルタの出力信号は入力信号より帯域が広がるた

め，マルチレート信号処理をそのままVolterraフィルタに適用できない．そこで，

本論文では，マルチレート信号処理をVolterraフィルタに適用することを研究対

象とし，以下に示すように３つの“マルチレート信号処理をVolterraフィルタに

適用した演算量削減手法”を提案している．

1.マルチレート信号処理を用いたVolterraフィルタによる演算量削減

2.サブバンド適応Volterraフィルタによる演算量削減

3.フィルタ構造を簡略化したサブバンド適応Volterraフィルタによる演算量削減

マルチレート信号処理を用いたVolterraフィルタによる演算量削減では，非線形
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歪みを除去できる非線形逆システムにおいて使用されるVolterraフィルタの入力

信号の周波数帯域が制限されているという性質を利用している．Volterraフィルタ

の入力信号における帯域制限に応じてVolterraフィルタの冗長性を取り除くため

にフィルタ係数の間引きを行い，出力信号における帯域に応じてエイリアシング

を回避するためにフィルタ係数の零補間を行う．その結果，Volterraフィルタのほ

とんどの係数が 0となるため，Volterraフィルタの畳み込みの演算量が削減できる

ことを提案する．すなわち，出力信号のエイリアシング成分を防ぐための帯域制

限を行う場合，スパース性が高く，畳み込み演算量を削減できるVolterraフィル

タを提案する．

次にサブバンド適応Volterraフィルタによる演算量削減ではスピーカシステム

の同定において適応Volterraフィルタの周波数帯域が制限されないという特徴を

考慮する．マルチレート信号処理を用いたVolterraフィルタをその同定に適用する

場合には帯域制限されていない信号がスピーカシステムの出力信号に含まれ，外

乱成分となる．したがって，外乱成分を抑制し，かつ重要な低域に多くのタップ

を割り当てることのできるサブバンドVolterraフィルタを提案する．また，本手

法を音響エコーキャンセラへ適用し，より高い推定精度を保てることを示す．

最後にフィルタ構造を簡略化したサブバンド適応Volterraフィルタによる演算

量削減では，帯域分割数が多い場合のサブバンドVolterraフィルタの構造が複雑に

なることに着目する．そこで，サブバンドVolterraフィルタはただ１つのVolterra

フィルタで表現できることを示し，最適な分割数を探索するアルゴリズムを提案

し，演算量が削減できることを示す．

各章の要旨

以下に，本論文の構成を記す．

第 1章は，緒論であり，研究背景とその目的，スピーカシステムの非線形歪み

を補正するための非線形逆システムおよびスピーカシステムなどの非線形性を有

するシステムを同定するための適応Volterraフィルタについて述べている．

第 2章では，本論文において特に重要となる離散Volterra級数展開とその基本
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原理として，Volterra核の対称性について説明する．次に，離散Volterra級数の離

散フーリエ変換（DFT：Discrete Fourier Transform）と周波数領域Volterraフィ

ルタのフィルタリングに用いられる縮約について説明する．そして，Volterra核

の周波数応答であるVFR（Volterra Frequency Response）の性質として，対称性，

Volterra核の実数性，エイリアシングが起きないVFR領域について説明する．さ

らに，これらのVFRの性質を考慮して，VFRの冗長性を省くことにより得られ

る，VFRを代表する領域についても説明する．最後に，Volterraフィルタの演算

量削減手法と先行研究における手法の問題点について述べる．

第 3章では，第一の研究成果として，マルチレート信号処理を用いた Volterra

フィルタについて述べる．線形化システムにおけるVolterraフィルタでは線形フィ

ルタと比較して，入力信号の帯域制限が厳しくなる．そのため，Volterraフィル

タと入力信号との畳み込み演算において，その帯域制限によってVolterraフィル

タには冗長性がある．そこで，マルチレート信号処理をVolterraフィルタに適用

することでその冗長性を排除し，演算量を削減する手法について述べる．シミュ

レーション上でスピーカシステムの非線形歪みを補正し，従来法と同程度の歪み

補正効果を保ちながら演算量を約 1/4に削減できることを示すことで，提案法の

有効性を示す．

第 4章では，第二の成果として，サブバンド適応 Volterraフィルタについて述

べる．スピーカシステムのような非線形性を有する未知システムを同定する際に，

第 3章で述べた入力信号に対する帯域制限は不要である．全帯域を処理する場合

においては，第 3章で述べた手法では処理できない帯域が発生して，推定精度を高

くすることができない．そこで，各帯域においてタップ長が異なるサブバンド適

応Volterraフィルタを用いた非線形システムの同定手法および各帯域における最

適なタップ長を自動的に決定することができる手法を提案する．サブバンド適応

Volterraフィルタをスピーカシステムの同定に適用した場合，シミュレーション結

果より従来法と同程度の演算量で高い推定精度を保てることを示すことで，提案

法の有効性を示す．また，タップ長を自動制御するサブバンド適応 Volterraフィ

ルタを音響エコーキャンセラへ適用し，本手法が従来法と比較して，2倍早く収束

し，より高い推定精度を保てることを示すことで，提案法の有効性を示す．
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第 5章では，第三の成果として，フィルタ構造を簡略化したサブバンドVolterra

フィルタについて述べる．サブバンド適応 Volterraフィルタの帯域分割数が多く

なる場合，各帯域の組み合わせ数が指数関数的に増加するため，その構成が複雑

になる．そこで，第 4章で述べたサブバンド適応Volterraフィルタを入力信号変

換ブロックによって１つの適応 Volterraフィルタで構成する手法について述べる．

次に，提案するサブバンドVolterraフィルタのタップ長を短くした場合，帯域分

割数によって，得られる推定精度が異なることを示し，最も高い推定精度が得ら

れる帯域分割数を自動的に求めることができるアルゴリズムを提案する．そのア

ルゴリズムを用いたサブバンド適応Volterraフィルタによる非線形システムの同

定において，シミュレーション結果より従来法と同等の演算量で高い推定精度を

保てることを示すことで，提案法の有効性を示す．

第 6章は結論であり，本研究によって得られた成果を要約するとともに，今後に

残された課題について述べる．

以上，本論文は上記 6章により構成されている．
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第1章 緒論

システムLSIなどの集積回路技術の急速な進歩により，柔軟な処理ができるディ

ジタル信号処理技術 [1,2]は様々な分野で利用されている．近年では，オーディオ

信号処理において，ディジタル信号処理技術を駆使したディジタル放送を受信可

能なテレビでの音声再生，ネットワークからのストリーミングもしくはデバイス

に保存されたオーディオファイルをスマートフォンなどにより高音質な再生が可

能となっている．最近ではBlu-rayDisc等に記録されたコンテンツではさらに高音

質なオーディオシステムが実現されている．また，ディジタル信号処理技術によ

り，スピーカシステムの音質を高めたり，ノイズキャンセルが可能なヘッドホン

や，テレビ会議システムや自動車内などのハンズフリー通話で用いる拡声通話に

おいて発生する音響エコーを消去するためのエコーキャンセラなどを設計するこ

とができる．以上のように音響信号処理においてディジタル信号処理は必要不可

欠な技術である．

ディジタル信号処理技術の応用例であるスピーカシステムの高音質化および音

響エコーキャンセラ [3]の高性能化の研究においては，スピーカシステムや音響エ

コー経路をそれらの変動に素早く追随していかに精度良く同定できるかが重要で

ある．そのような観点のもと，適応フィルタ [4]によるシステム同定の研究は未だ

重要な位置を占めている．その適応フィルタは対象とするシステムが線形である

ことが前提となっている．実際にはスピーカシステムは非線形システムであるた

め，モデリングにおいて十分な精度がでない場合がある．そこで，その精度を改

善させるために本論文では非線形システムのためのディジタル信号処理技術に重

点をおいている．非線形システムを対象とした多項式のモデルは線形信号処理の

拡張として捉えることが可能であり，音響，通信，画像などの分野で幅広く使用

されている．再帰的な構造を持たない多項式の非線形モデルとしてVolterra級数
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展開 [5]がある．非線形モデルの中でもVolterra級数展開は線形システムの概念を

拡張できる基礎的なモデルである．Volterra級数展開の応用として，スピーカシ

ステムの線形化，通信チャネルによる等化器などがある．ヒステリシスおよび非

線形性が弱いスピーカシステムを有限の次数およびシステム長のVolterra級数展

開で近似可能であるため，Volterra級数展開はスピーカシステムの非線形性の良

いモデルとされている [6]．したがって，本論文ではVolterra級数展開に基づいた

Volterraフィルタ [7]に研究の焦点をあてている．

Volterraフィルタを用いた非線形システム同定法として周波数応答法 [8,9]と適応

Volterraフィルタ [10–13]を用いる方法がある．正弦波を入力信号とする周波数応

答法とは異なり，後者の適応Volterraフィルタの入力には白色雑音や音楽，音声な

どの広帯域信号が用いられる．適応VolterraフィルタはVolterraフィルタに適応信

号処理を適用したフィルタであり，未知系の変動に追随することができ，周波数応

答法よりも実用性がある．非線形システムのモデリング法には適応Volterraフィル

タだけではなく，ニューラルフィルタ [14]やミラーフィルタ [15–17]を用いること

も可能である．その中でも各次数のフィルタに対して線形である適応Volterraフィ

ルタには必ず大局的に解が求まるという極めて優れた性質がある．また，Volterra

級数展開はスピーカシステムにおける非線形性の良いモデル [6]となるため，ス

ピーカシステムならびに音響エコー経路の同定において適応Volterraフィルタは

極めて重要な技術となる．

スピーカシステムには音質劣化の原因となる線形歪み，非線形歪みがある．線

形歪みとはシステムの振幅周波数特性および位相周波数特性が無歪み条件を満た

さないために出力波形に生じる歪みの総称であり，非線形歪みとはシステムの入

力波形と出力波形との間に比例関係がない場合に現れる歪みの総称である．さら

に，後者の非線形歪みは入力が単一正弦波の時に出力に高調波成分が現れる高調

波歪みと，入力が二つの正弦波の時に出力にそれらの和と差の成分が現れる相互

変調歪み (混変調歪み)とに大別することができる [18]．非線形歪みが生じる要因

としてコイルの変位による駆動力の変化や振動系の支持の弾性が非線形性を有す

ることが考えられる．音質向上のためにはこれらの歪みを除去することが望まれ

る．そこで，これらの歪みを除去するために，処理の柔軟性が得られるディジタル
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信号処理技術を用いたディジタルフィルタによって歪みを除去する特性をもつ非

線形逆システム [19,20]を設計し，スピーカシステムの前段にそれを配置する方法

が提案されている．非線形逆システムはスピーカシステムを同定した適応Volterra

フィルタにより設計することができる．適応Volterra フィルタを用いることでオ

ンラインでスピーカシステムの同定が可能であるため，市場投入する際には非線

形逆システムは組み込みシステムによるリアルタイム処理での実現が望まれる．

一方，テレビ会議システム，自動車でのハンズフリー通話などの拡声通話系で

はスピーカシステムとマイクロホンにより通話を行うため，通話しながら，両手

が使えるなどの利点がある．しかし，拡声通話系では音響エコーが発生する場合，

非常に会話が聞き取りにくい場合がある．そこで，音響エコーを除去するための

手法として，適応フィルタを用いた音響エコーキャンセラが提案されている．実

際には，音響エコーキャンセラは音響エコー経路の一部であるスピーカシステム

が弱い時変性および非線形性を有しているため，十分な性能を発揮できない．そ

こで，スピーカシステムの非線形性を適応的に同定することができる適応Volterra

フィルタを用いた非線形音響エコーキャンセラ [21, 22]が提案され，そのDSPに

よるオンライン実現が望まれている．

非線形逆システムによる歪み除去効果および音響エコー除去効果は適応Volterra

フィルタがスピーカシステムおよび音響エコー経路を正確に同定すればするほど

高くなる．よって，このようなアプリケーションにおいて，適応Volterraフィル

タのシステム長を十分に長く設定する必要があり，適応Volterraフィルタにおけ

る演算量は線形の適応フィルタより莫大なものとなる．そこで近年，適応Volterra

フィルタの規模縮小，演算量削減を目的とした研究が盛んに行われている．具体的

には，パラレルカスケード構造による 2次Volterraフィルタの規模縮小に関する

研究 [23, 24]や周波数領域適応フィルタ [25, 26]を非線形に拡張した周波数領域適

応Volterraフィルタによる演算量削減に関する研究 [27–29]などが行われている．

これらの共通の目的は，非線形逆システムおよび非線形音響エコーキャンセラを

組み込みシステムにより実現するために適応Volterraフィルタの演算量を従来法

と同等の同定精度を保持しながら削減することである．言い換えれば，非線形逆

システムおよび非線形音響エコーキャンセラをDSPを搭載した組み込みシステム

3



により実現する際には，いかに限られた演算量でより高い性能を発揮できるかが

非常に重要な課題となってくる．

一方，スピーカシステムの非線形歪みが概して低域に多く存在しているため，各

帯域で同一のタップ長を持つ適応Volterraフィルタは演算効率が悪い．このよう

な場合，線形フィルタの分野ではマルチレート信号処理技術 [30–32]を適応フィル

タに適用したサブバンド適応フィルタが有効である．というのは，サブバンド適応

フィルタは各帯域で任意のタップ長を選択することができるからである．しかし

ながら，今まで，マルチレート信号処理技術をVolterraフィルタに適用した手法

は提案されていない．そこで，本論文では非線形逆システムおよび非線形音響エ

コーキャンセラの性能および演算効率を向上させることを目的とし，Volterraフィ

ルタにマルチレート信号処理技術を適用する 3種類の方法を提案する．

まず，第一の研究成果として，「マルチレート信号処理を用いたVolterraフィル

タ [33,34]」を提案する．本手法では低レートかつ低タップ長でVolterraフィルタ

を実現するためにVolterraフィルタにマルチレート信号処理を適用している．そ

して，スピーカシステムの非線形歪みを除去することができる非線形逆システム

において使用されているVolterraフィルタに本手法を適用し，大幅な演算量削減

効果を示す．

次に，第二の研究成果として，「サブバンド適応Volterraフィルタ [35]」を提案

する．非線形逆システムの設計に用いられる適応Volterraフィルタの演算量を削

減するために，非線形歪みの多い周波数帯域を集中的に処理することが望まれる．

したがって本手法においては，適応Volterraフィルタを周波数帯域に対してサブ

バンド化して，各周波数帯域で異なるタップ長を設定する．さらに，タップ長が

自動的に最適化できるアルゴリズムを適用する．そして，非線形システム同定な

らびに音響エコーキャンセラに適用した場合，計算機シミュレーションにおいて

本手法の大幅な演算量削減効果を示す．

最後に，第三の研究成果として，「フィルタ構造を簡略化したサブバンド適応

Volterraフィルタ [36]」を提案する．提案するサブバンドVolterraフィルタのタッ

プ長を短くした場合，帯域分割数によって得られる推定精度が異なることを示し，

最も高い推定精度を得られる帯域分割数を自動的に求めることができるアルゴリ
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ズムを提案する．そのアルゴリズムを用いたサブバンド適応Volterraフィルタに

よる非線形システムの同定において，シミュレーション結果より従来法と同等の

演算量で高い推定精度を保てることを示す．
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第2章 Volterraフィルタと従来の演
算量削減手法

2.1 緒言

本章では，本論文において特に重要となる離散Volterra級数展開 [5]とその基本

原理として，Volterra核の対称性について説明する．次に，離散Volterra級数の離

散フーリエ変換（DFT：Discrete Fourier Transform）と周波数領域Volterraフィ

ルタのフィルタリングに用いられる縮約 [37]について説明する．そして，Volterra

核の周波数応答であるVFR（Volterra Frequency Response）の性質として，対称

性 [38]，Volterra核の実数性，エイリアシングが起きないVFR領域 [38, 39]につ

いて説明する．さらに，これらのVFRの性質を考慮して，VFRの冗長性を省く

ことにより得られる，VFRを代表する領域についても説明する．

また，従来法として，これまで提案されているVolterraフィルタの演算量削減

手法について述べ，これらの先行研究における手法の問題点を示す．スピーカシ

ステムに含まれる非線形歪みは，スピーカシステムの音質や音響エコーキャンセ

ラの性能に影響を与えるため，物理的アプローチと信号処理のアプローチによっ

て，その影響を低減している．物理的アプローチは機械的駆動システムならびに

スピーカの音響構造の改良を含んでいるが，高コストで，音質改善が不十分であ

る．一方，信号処理アプローチはオーディオ入力を前処理する非線形逆システム

を用いた非線形歪み除去もしくは非線形音響エコーキャンセラである．本章では

物理的アプローチと比較して低コストで実現できる信号処理アプローチについて

説明する．
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2.2 離散Volterra級数展開

本節では，離散Volterra級数展開とVolterra核の対称性について述べる．なお

本論文では議論を簡単にするためにVolterra核の対称性に関しては，2次Volterra

核の対称性について詳しく説明する．

2.2.1 離散Volterra級数展開

ヒステリシスのない弱い非線形性をもつシステムが因果的で非線形時不変であ

るならば，そのシステムの入出力関係は，次式のような離散Volterra級数展開 [5]

によって表現することができる．

y(n) = h0

+
∞∑

k1=0

h1(k1)x(n− k1)

+
∞∑

k1=0

∞∑
k2=0

h2(k1, k2)x(n− k1)x(n− k2)

+
∞∑

k1=0

∞∑
k2=0

∞∑
k3=0

h3(k1, k2, k3)x(n− k1)x(n− k2)x(n− k3)

+ · · ·

+
∞∑

k1=0

∞∑
k2=0

· · ·
∞∑

kp=0

hp(k1, k2, · · · , kp)x(n− k1)x(n− k2) · · ·x(n− kp)

+ · · · (2.1)

ここで，x(n)と y(n)はそれぞれ時刻 nでの標本化された入力信号と出力信号を表

している．また，hp(k1, k2, · · · , kp)は p次の離散Volterra核であり，定数 h0はオ

フセット（直流）の項，h1(k1)は無限長の線形インパルス応答，hp(k1, k2, · · · , kp)

はシステムの非線形性を特徴づける p次のインパルス応答である．なお p次の離散

Volterra核hp(k1, k2, · · · , kp)は一般的に対称性をもつため，いかなる k1, k2, · · · , kp
の順列の入れ替えを行っても hp(k1, k2, · · · , kp)は一般性を失うことなく不変であ

る．さらに，式 (2.1)を見てもわかるように，入力信号の相互積はあるが，Volterra

核の相互積はない．そのため，Volterra級数展開では Volterra核に対しては線形
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性が成立する．

ここで式 (2.1)は，p次のVolterra演算子Hp[x(n)]を導入すると，

y(n) = h0 +
∞∑
p=1

Hp[x(n)] (2.2)

のように簡単に書くことができる．ただし，

Hp[x(n)] =
∞∑

k1=0

∞∑
k2=0

· · ·
∞∑

kp=0

hp(k1, k2, · · · , kp)

× x(n− k1)x(n− k2) · · ·x(n− kp) (2.3)

である．さらに，本論文では 2次までの非線形成分（p = 2）を扱い，すべての

Volterra核が有限の記憶長N をもつとして議論を行うので，式 (2.1)を式 (2.4)の

ように書き換える．なお本論文では一般性を失わない限り，h0 = 0という仮定の

もとで議論を行う．

y(n) = y1st(n) + y2nd(n),

y1st(n) =
N−1∑
k1=0

h1(k1)x(n− k1),

y2nd(n) =
N−1∑
k1=0

N−1∑
k2=0

h2(k1, k2)x(n− k1)x(n− k2), (2.4)

式 (2.4)において，第 1項目は線形出力，第 2項目は入力の 2つの積が含まれてい

るのでシステムの 2次非線形出力にそれぞれ相当する．つまり，式 (2.4)はFig.2-1

に示すように線形システムと 2次の非線形システムが並列に接続されているシス

テムの出力を表していると解釈できる．このような構造を本論文ではVolterra構

造と称することにする．

2.2.2 2次Volterra核の対称性

p次Volterra核が対称性をもつことはすでに述べた．ここでは，p = 2すなわち

2次Volterra核の対称性について，より詳しく説明する．
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Figure 2-2 Symmetry of the 2nd-order Volterra kernel.

まず，2次Volterra核 h2(k1, k2)の対称性を式で示すと，

h2(k1, k2) = h2(k2, k1) (2.5)

となり，これを図示したものがFig.2-2である．式 (2.5)からFig.2-2の白と灰色の

領域はk1 = k2に関して対称となり同じ値をもつ．したがって，全ての 2次Volterra

核の係数の内で実際に必要となる係数というのは，対角成分（k1 = k2の成分）N

個と灰色の領域の成分N(N − 1)/2個の和で，N(N + 1)/2個である．
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2.3 離散Volterra級数の離散フーリエ変換

前節では，時間領域の Volterra級数に関して説明したが，本論文では Volterra

核の周波数応答（VFR：Volterra Frequency Response）をフィルタ係数とする周

波数領域 Volterraフィルタを用いる．そこで本節では，Volterra級数の離散フー

リエ変換，縮約，VFRの対称性，Volterra核の実数性，エイリアシングが起きな

いVFR領域，VFRを代表する領域などの周波数領域Volterraフィルタの性質に

ついて説明する．なお，ここでも時間領域の場合と同様，2次非線形項を重点的に

説明する．

2.3.1 離散Volterra級数の離散フーリエ変換

式 (2.1)の離散Volterra級数における kp（pは次数）の上限をN − 1とし，それ

をN 点で離散フーリエ変換（DFT：Discrete Fourier Transform）すると，

Y (m) = H0(m)

+ H1(m)X(m)

+ A1[H2(m1,m2)X(m1)X(m2)]

+ A2[H3(m1,m2,m3)X(m1)X(m2)X(m3)]

+ · · ·

+ Ap−1[Hp(m1,m2, · · · ,mp)X(m1)X(m2) · · ·X(mp)]

+ · · ·

for 0 ≤ m,m1,m2, · · · ,mp, · · · ≤ N − 1 (2.6)

となる．ただし，

H0(m) =

 Nh0 for m = 0

0 for m ̸= 0
(2.7)
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である．ここで，X(m)，Y (m)は離散周波数点mにおける入力信号スペクトルと

出力信号スペクトルであり，

X(m) =
N−1∑
n=0

x(n)e−j 2π
N

nm (2.8)

Y (m) =
N−1∑
n=0

y(n)e−j 2π
N

nm (2.9)

により算出される．また，Hp(m1,m2, · · · ,mp)は hp(k1, k2, · · · , kp)を p次元DFT

したもので，p次Volterra周波数応答（VFR：Volterra Frequency Response）と呼

ばれるものである．なお，p次VFRHp(m1,m2, · · · ,mp)は，

Hp(m1,m2, · · · ,mp) =
N−1∑
k1=0

N−1∑
k2=0

· · ·
N−1∑
kp=0

hp(k1, k2, · · · , kp)e−j 2π
N

(k1m1+k2m2+···+kpmp)

(2.10)

により算出される．さらに，式 (2.6)の第 3項目以降に存在するAp−1は (p− 1)次縮

約演算子と呼ばれるもので，p次元の従属変数をもつ関数を1次元の従属変数をもつ

関数に変換する役割をもつ．この縮約に関しては次節で詳しく説明する．ここで，p

次Volterra核は対称性をもっているので，p次VFRも一般的に対称性をもつ．すな

わち，いかなるm1,m2, · · · ,mpの順列の入れ替えを行ってもHp(m1,m2, · · · ,mp)

は一般性を失うことなく不変である．

なお，時間領域の場合と同様，本論文では 2次までの非線形成分（p = 2）を扱

うので，式 (2.6)を式 (2.11)のように書き換える．また本論文では一般性を失わな

い限り，H0(0) = 0という仮定のもとで議論を行う．

Y (m) = H1(m)X(m)

+ A1[H2(m1,m2)X(m1)X(m2)]

for 0 ≤ m,m1,m2 ≤ N − 1 (2.11)
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2.3.2 縮約

離散Volterra級数展開をDFTした式 (2.6)と式 (2.11)には縮約演算子 [37]があ

る．縮約演算子とは，多次元の従属変数をもつ関数を 1次元の従属変数をもつ関

数に変換するものである．２次元以上のVFRと入力信号スペクトルとの積は多次

元出力信号スペクトルになるため，縮約演算子を用いて 1次元の出力信号スペク

トルに変換する必要がある．本論文では 2次までの非線形性を取り扱うので，こ

こでは，2次元の従属変数をもつ関数を 1次元の従属変数をもつ関数に変換する 1

次元への縮約について詳しく説明する．

まず 1次元への縮約は式 (2.12)に示すような演算で行われる．

Y2(m) = A1 [Y
′
2(m1,m2)]

= A1 [H2(m1,m2)X(m1)X(m2)]

=
1

N

∑
m1+m2=m

H2(m1,m2)X(m1)X(m2)

+
1

N

∑
m1+m2=m+N

H2(m1,m2)X(m1)X(m2) (2.12)

ただし，Y2(m)と Y ′
2(m1,m2)はそれぞれ 2次非線形項の 1次元の出力信号スペク

トルと 2次元の出力信号スペクトルである．ここで，式 (2.12)を見ると，2次非線

形項の 1次元の出力 Y2(m)を求めるためには，m1 +m2 = m or m +N が成立す

る部分の Y ′
2(m1,m2)つまりH2(m1,m2)X(m1)X(m2)の値を加算し，全体を 1/N

倍してやればよいことがわかる．

この 1次元への縮約について具体例を挙げて説明する．いまN = 8とし，

Y ′
2(m1,m2) =


1 for (m1,m2) = (0, 2), (2, 0), (3, 7), (7, 3)

2 for (m1,m2) = (1, 1), (5, 5)

0 for others

(2.13)

とする．なお実際には，Y ′
2(m1,m2)は複素数であるがここでは簡単のため実数と
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する．このとき，m = 2における 1次元の出力 Y2(2)は，

Y2(2) =
1

8

∑
m1+m2=2

Y ′
2(m1,m2) +

1

8

∑
m1+m2=2+8

Y ′
2(m1,m2)

=
1

8
{Y ′

2(0, 2) + Y ′
2(1, 1) + Y ′

2(2, 0)}+
1

8
{Y ′

2(3, 7) + Y ′
2(5, 5) + Y ′

2(7, 3)}

= 1 (2.14)

となる．Fig.2-3はこれを図示したものである．

2.3.3 2次VFRの対称性

VFRの対称性 [38]と Volterra核の対称性の考え方は同じである．すでに 2次

Volterra核の対称性については詳しく説明したので，2次VFRの対称性に関して

は簡単に説明する．

2次VFRは式 (2.15)に示すように対称性をもつ．

H2(m1,m2) = H2(m2,m1) (2.15)

そして，これらを図示したものが，Fig.2-4である．Volterra核の場合と同様に，対

称性により必要な係数の個数はN(N + 1)/2個となる．
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Figure 2-4 Symmetry of the 2nd-order VFR.

2.3.4 Volterra核の実数性

Volterra核は実数であるので，それをDFTしたVFRは，

Hp(m1,m2, · · · ,mp, · · · ) = H∗
p (N −m1, N −m2, · · · , N −mp, · · · ) (2.16)

のような複素共役の関係をもつ．ただし，∗は複素共役を表している．

したがって，2次VFRは，

H2(m1,m2) = H∗
2 (N −m1, N −m2) (2.17)

のような関係をもち，Fig.2-5(a)に示す白と灰色の領域の 2次VFRはm1+m2 = N

に関して複素共役の関係となる．なお，m1 +m2 = 0 or N の成分は全て直流成分

すなわち実数である．

2.3.5 エイリアシングが起きない2次VFR領域

ここでは，エイリアシングが起きない 2次VFR領域 [38,39]について説明する．

まず，2次非線形システムの出力信号の周波数mは，前述の 1次元への縮約演算に

よりm1+m2の値，つまり 2つの周波数m1とm2の値に依存する．ここで，Fig.2-

6(a)における 0 ≤ m1 ≤ N/2かつN/2 < m2 < N の領域ならびにN/2 < m1 < N

かつ 0 ≤ m2 ≤ N/2の領域は離散信号の周期性より，それぞれ 0 ≤ m1 ≤ N/2

14
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Figure 2-5 Reality of the 2nd-order Volterra kernel.

かつ −N/2 < m2 < 0の領域ならびに −N/2 < m1 < 0かつ 0 ≤ m2 ≤ N/2の

領域と等しくなる．また同様に，N/2 < m1 < N かつ N/2 < m2 < N の領域

は，−N/2 < m1 < 0かつ −N/2 < m2 < 0の領域と等しくなる．したがって，

Fig.2-6(a)と等価な図としてFig.2-6(a’)を得ることができる．Fig.2-6(a’)において

m1 +m2の値が−N/2 < m1 +m2 ≤ N/2であればエイリアシングは起きないの

で，エイリアシングがおきない 2次VFR領域は Fig.2-6(a’)の灰色の領域となり，

それは Fig.2-6(a)の灰色の領域である．

2.3.6 2次VFRを代表する領域

これまで，VFRの対称性や Volterra核の実数性，エイリアシングが起きない

VFR領域について説明してきた．これらの性質はVFR領域に独立でない領域，す

なわち冗長な領域が含まれていることを示している．本項ではその冗長な領域を

省いた必要最小限のVFR領域について説明する．

必要最小限の 2次VFR領域についてであるが，2次VFRの対称性より，Fig.2-

7(a)の灰色の領域が必要領域となる．また，2次Volterra核の実数性よりFig.2-7(b)

の灰色の領域が必要領域となる．さらに，Fig.2-7(c)に灰色で示すエイリアシング

が起きない 2次 VFR領域が必要領域となる．したがって，Fig.2-7(a)～(c)より，

Fig.2-7(d)に示す灰色の領域が 2次VFRを代表する領域となり，その領域は全領
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Figure 2-6 Anti-aliasing region of the 2nd-order VFR.

域のおよそ 3/16である．

2.4 従来のVolterraフィルタの演算量削減手法とその
問題点

音響信号処理におけるVolterraフィルタ (VF)の用途としてスピーカシステムの

線形化システムがある．VFはVolterra級数展開に基づき [5]，スピーカシステム

のような弱い非線形性を有する非線形システムをモデリングすることができる [6]．

VFを用いた非線形信号処理装置は一般的に線形化システムと呼ばれ，対象とする

スピーカシステムに対して同定された２次，３次Volterra核，線形逆フィルタから

構成されている [13]．線形化システムには対象とするスピーカシステムのVolterra

核が必要となり，したがって何らかの方法によって，Volterra核を同定しなければ

ならない．そのモデリング手法の一つに適応Volterraフィルタ (AVF) [11]を用い

る方法がある．

AVFは線形フィルタを対象とする適応フィルタリングを直接的にVFへ適用して

いる．なぜなら，VFの係数は出力信号に対しては線形であるからである．しかしな

がら，具体的に述べれば，AVFをたとえ２次で打ち切ったとしてもN+N ·(N+1)/2
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Figure 2-7 Features of the 2nd-order VFR.

回（ここでN はVFのタップ長）の乗算が出力信号を計算する際に要求されるた

め，AVFには莫大な演算量が要求される．例えば，サンプリング周波数が 48kHz

で最低限必要と考えられるタップ長を 128とした場合，VFの演算量として 8384

回の乗算が必要となる．線形のフィルタの約 65倍の演算量に相当する．したがっ

て，リアルタイムでアプリケーションを実現するためには演算効率を上げなけれ

ばならない．

従来の演算量削減手法の一つとしてAdaptive Simplified Volterra Filter (ASVF)

が非線形音響エコーキャンセラ用に提案された [21, 22, 40]．演算効率を改善する

ために [21]で提案されているASVFは 1次VFの特徴に基づき，Fig.2-8のように，
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Figure 2-8 Estimated filter coefficients in the ASVF(delay).

第一のピークまでにある初期の小さい係数を遅延器に置き換える．今後この手法

をASVF(delay)と呼ぶ．文献 [22, 40]にて提案されているもう一つのASVFでは

大きなフィルタ係数が主対角上にいつも存在するため，Fig.2-9のように，主対角

から遠い係数を 0と仮定している．今後この手法ASVF(diagonal)と呼ぶ．しかし

ながら，これらのASVFは演算効率を上げる効果が少しあるものの，十分な推定

精度を保証できない．なぜなら主対角から遠い係数が大きい場合，推定精度に影

響を与える可能性があるからである．

もう一つの演算量削減手法は 2次Volterra核の固有値分解ならびに 3次Volterra

核の特異値分解に基づいていており，VFのパラレルカスケード手法と呼ばれてい

る [23,41,42]．今後この手法をAdaptive Parallel Cascade Volterra Filter (APCVF)

と呼ぶ．APCVFは固有値と線形フィルタ (固有ベクトル)に関連した多くのブラ

ンチから構成される．APCVFにおけるパラレルカスケード構造を Fig.2-10に示

す．Fig.2-10において λN−1は固有値を，LN−1は固有値ベクトルを示す．仮に小

さな固有値が多く含まれる（係数行列は低いランクを持つ）ならば，演算効率を

改善するために相当するブランチを取り除くことができる．しかしながら，適切
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Figure 2-9 Estimated filter coefficients in the ASVF(diagonal).
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Figure 2-10 Parallel cascade structure in the APCVF.

19



なブランチ数は同定する前にはわからない．すなわち，適切なブランチ数を手に

入れるために多くの試行が必要となる．したがって，APCVFはリアルタイムアプ

リケーションには向かないということを意味する．

その他の演算量削減手法として文献 [43]において演算効率を改善するために

Adaptive Sparse-interpolated Volterra Filter (ASIVF)が提案されている．ASIVF

の基本的な考え方はいくつかの係数を取り除くことであり，削除された係数を再

生成するためのアドホック補間プロセスを有する．しかしながら，その性能は対

象となる非線形システムのVolterra核の特徴に依存する．演算効率を改善するに

はASIVFは入力信号の帯域を fs/4（fsはサンプリング周波数）以下に制限する必

要がある．この場合，ASIVFは対象となる非線形システムの fs/4以上の周波数帯

域成分を推定できない．文献 [33,43]において，時間領域の 2次VF係数 h
′
2(k1, k2)

は

h
′

2(k1, k2) =

 h2(k1, k2) k1, k2 = 0, D, 2D · · ·

0 Otherwise
(2.18)

のように与えられている．h
′
2(k1, k2)の出力信号におけるエイリアシング成分が

fs/2D以下の帯域制限によって削除され，D2倍することで利得が調整されるなら

ば，h2(k1, k2)と h
′
2(k1, k2)の出力信号は等しい．ここで，h

′
2(k1, k2)は h2(k1, k2)と

比較して演算効率は高くなる．なぜなら，h
′
2(k1, k2)における (D2 − 1)/D2の係数

が 0であり，係数が 0に相当する乗算が出力信号の計算において無視できるからで

ある．例えば，サンプリング周波数がVolterraサンプリング定理を満たすならば，

h
′
2(k1, k2)の演算量は 1/4に削減できる．

一方，演算効率を改善するためにサブバンドAVF(SAVF)が提案されている [44–

46]．文献 [44–46]においては，p次VFが入力ベクトルのKronecker積として得ら

れた再配置された入力ベクトルと関連した線形フィルタ（係数ベクトル）として扱

われる．これらのサブバンドAVFは p次VFに対する再配置された入力ベクトル

に対して，Fig.2-11に示されるように線形フィルタのサブバンド技術を適用するこ

とで，Mean Square Error (MSE)の収束速度を改善する．Fig.2-11において x(n)

は 1次入力信号を，x2(n)は 2次入力信号を，d(n)は希望信号を，e(n)は誤差信号
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Figure 2-11 Analysis and synthesis filter banks in the ISAVF.

を，kは分割数を，x2,K(m)は直交変換された 2次入力信号を，wkは直交変換さ

れたフィルタ係数をそれぞれ示す．しかしながら，このアプローチはVolterra核

の周波数領域での特徴を利用できない．例えば，スピーカシステムは概して最低

共振周波数の周辺に大きな非線形歪みをもっているが，このアプローチでは演算

効率を改善させるためにその特徴を考慮できない．今後，多次元の Volterraフィ

ルタを線形フィルタに置き換えて，線形フィルタに対するサブバンド構成を利用

する方法を “Indirect Subband Adaptive Volterra Filter (ISAVF)”と呼ぶことにす

る．ここで，従来法における利点および欠点をTable 2-1にまとめて示す．
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Table 2-1 Advantage and disadvantage of conventional methods.

利点 欠点
ASVF(delay) 初期遅延がある場合，演算量を削減可能 削除した係数が大きい場合，推定精度が低下

ASVF(diagonal) 主対角上に係数が集まる場合，演算量を削減可能 削除した係数が大きい場合，推定精度が低下
APCVF 固有値にばらつきがある場合、演算量を削減可能 適切なブランチ数が同定前には不明
ASIVF 入力信号を帯域制限する場合，演算量を削減可能 入力信号と帯域制限が必要
ISAVF 収束速度を改善可能 歪みの多い帯域を処理できない
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2.5 結言

本章では，まず，スピーカシステムの非線形歪みを表現することができる離散

Volterra級数とその基本原理として Volterra核の対称性について説明した．さら

に，時間領域の表現であった離散Volterra級数を離散フーリエ変換し，周波数領域

の入出力関係を示した．そして，周波数領域Volterraフィルタのフィルタリングに

用いられる縮約について説明した．また，Volterra核の周波数応答であるVFRの

性質として，対称性，Volterra核の実数性，エイリアシングが起きないVFR領域

について説明し，最後にそれらの性質を考慮して，VFRを代表する領域を示した．

最後に，従来のVolterraフィルタの演算量削減手法とその問題点を示した．次

章以降で，これらの問題点を解決するための手法について述べる．
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第3章 マルチレート信号処理を用い
たVolterraフィルタによる演
算量削減

3.1 緒言

スピーカシステムは非線形性を有しているため，音質を改善するにはスピーカシ

ステムの前段に非線形逆システムを配置し，非線形歪みを補正する必要がある．し

かし，DSPによる実現を考えた場合，非線形逆システムに用いられるVolterraフィ

ルタの演算量は莫大である．また，2章で述べたようにVolterraフィルタの出力信

号にはエイリアシング成分を含む帯域が存在する．よって，時間領域で Volterra

フィルタを実現する場合，このエイリアシングを回避するために入力信号を帯域

制限する必要がある．しかしながら，サンプリング周波数をナイキスト周波数の

2倍に設定するため無駄な帯域を処理していて，効率が悪い．そこで，本章では

Volterraフィルタの演算量を削減するためサンプリング周波数をナイキスト周波

数にしてもエイリアシングを生じない構成を提案する．

以下，本章は次のように構成されている．まず，線形歪みや非線形歪みを除去

するために用いる線形逆フィルタ，非線形逆システムについて述べる．次に，提案

法で用いられるマルチレート信号処理の基礎理論を述べる．さらに，そのマルチ

レート信号処理をVolterraフィルタに適用することによってVolterraフィルタの

演算量を削減する方法を提案する．最後に，提案法による非線形逆フィルタを用

いてスピーカシステムの 2次非線形歪みを除去することにより，提案法の有効性

を示す．
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3.2 逆システム

対象となるシステムの歪み除去を行う方法の 1つとして，逆システムを用いる

方法がある．逆システムとは対象システムと直列に接続したときに全体の伝達関

数が 1となるようなシステムである．

本節では，線形歪みを補正するための線形逆システムと非線形歪みを除去する

ための非線形逆システムについて述べる．まず，適応フィルタを用いた線形逆シ

ステムの設計法について述べ，つぎに非線形逆システムについて述べる．

3.2.1 線形逆システム

周波数により振幅や遅延が一定でない歪みとして定義される線形歪みを除去（補

正）するフィルタを線形逆フィルタと呼ぶ．その線形逆フィルタは適応フィルタ

を用いて設計する．適応フィルタとは，何らかの誤差を設定し，その誤差が小さ

くなるようにフィルタ係数を更新するものである．ここで，対象システムと適応

フィルタをどのように接続し，誤差信号を何に設定するかは目的によって異なる．

対象システムと適応フィルタを接続する方法には，基本的なものとして Forward

Modelingと Inverse Modelingがある．Forward Modelingは線形，非線形に関わら

ず対象システムのシステム同定に用いられる．Inverse Modelingは線形のみでし

か用いることができないが，対象システムの逆システムを設計するのに用いられ

る．したがって，次項で述べる非線形逆システムは Inverse Modelingでは設計で

きない．

線形逆システムの設計には Fig.3-1に示す Inverse Modelingを用いる．ここで，

希望信号 d(n)は入力信号 x(n)を∆サンプルだけ遅延させることにより得られる．

通常，線形逆フィルタは非因果な特性となるので，このように∆サンプルの遅延

を与える必要がある．さらに，設計された線形逆フィルタと対象システムを直列

に接続することにより，線形歪みを補正することができる．ここで，線形歪み除

去手順をまとめる．

1. 同定対象のシステムの 1次Volterra核D1を同定する．

25



Input x(n) 

Response y(n) 

D1 
Impulse response 

of a system H1
 Adaptive linear 

inverse filter 

z
-∆ Inverse  

modeling delay 

Desired response d(n) 

Error e(n)

Figure 3-1 Design of the linear inverse filter.

2. Fig.3-1の構成を用いて，同定した 1次Volterra核D1に対して線形逆フィル

タH1を設計する．

3. 設計した線形逆フィルタH1をシステムの前段に配置することで，線形歪み

を補正することができる．

なお，その他の手法としては，1次Volterra核D1の同定の手順を省略して，Fig.3-1

の構成におけるD1に物理システムのインパルス応答をそのまま用いるといった方

法などがある．

3.2.2 非線形逆システム

対象となるシステムが線形の場合には Inverse Modelingにより逆システムを設計

することができるが，システムが非線形の場合，システムを直列に接続したときに

システムの前後を等価的に入れ替えることができないため，Inverse Modelingでは

逆システムを設計できない．その非線形逆システムの設計法の詳細は文献 [19,20]

に譲るとして，ここでは非線形逆システムと対象システムを直列に接続した場合

に非線形歪みが除去できる原理について簡単に述べる．

いま，対象システムをスピーカシステムとし，その 2次までの特性を 2次で打

ち切ったVolterraフィルタで完全に同定できているとする．また，同定した 1次

Volterra核（線形のインパルス応答）D1を基に，前項で述べた線形逆システムの
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Figure 3-2 Linearization filter for eliminating the linear and 2nd-order nonlinear

distortions.

設計法により線形逆フィルタH1が設計できているとする．つまり，H1が，

D1 ·H1 = z−∆ (3.1)

を満たすように設計できているとする．一方，スピーカシステムの 2次 Volterra

核D2を 2次VolterraフィルタH2で同定できているとする．このとき，Fig.3-2に

示すように，非線形逆システムをスピーカシステムの前段に配置すると，スピー

カシステムの線形歪みと 2次非線形歪みを除去することができる．その原理につ

いて以下に述べる．

まず，Fig.3-2におけるスピーカシステムの出力 z(n)において，入力信号 x(n)

の線形成分が出力される経路を考えると，

H1 ⇒ z−∆ ⇒ D1

という経路のみである．したがって，スピーカシステムの出力 z(n)における入力

信号 x(n)の線形成分 z1(n)は，Volterra演算子を用いると，

z1(n) = D1

[
z−∆H1 [x(n)]

]
= x(n− 2∆) (3.2)

と表すことができ，線形歪みが補正されていることがわかる．ただし，式 (3.2)の

1行目から 2行目への式変形において式 (3.1)の関係を用いている．

つぎに，スピーカシステムの出力 z(n)において，入力信号 x(n)の 2次非線形成

分が出力される経路を考えると，

H1 ⇒ z−∆ ⇒ D2
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という経路と，

H1 ⇒ H2 ⇒ H1 ⇒ ×− 1 ⇒ D1

という経路であることがわかる．したがって，z(n)における入力信号 x(n)の 2次

非線形成分 z2(n)は，

z2(n) = D2

[
z−∆H1 [x(n)]

]
−D1 [H1 [H2 [H1 [x(n)]]]]

= D2

[
z−∆H1 [x(n)]

]
− z−∆D2 [H1 [x(n)]]

= 0 (3.3)

と表すことができ，2次非線形歪みが除去されることがわかる．なお，式 (3.3)の

1行目から 2行目への式変形において式 (3.1)の関係を用いた．

以上のように，Fig.3-2に示す非線形逆フィルタを設計することができれば，ス

ピーカシステムの線形歪みと 2次非線形歪みを除去することができる．ここで，線

形歪みと 2次非線形歪みの除去手順をまとめる．

1. 同定対象のシステムの 1次Volterra核D1と 2次Volterra核D2を同定する．

同定した 2次Volterra核を 2次VolterraフィルタH2とする．

2. Fig.3-1の構成を用いて，同定した 1次Volterra核D1に対して線形逆フィル

タH1を設計する．

3. Fig.3-2で示されるように，物理システムの前段にH1，H2を配置することに

より，線形歪みと 2次非線形歪みを除去することができる．

以上のことから，非線形逆システムを設計するためには，線形逆フィルタH1とシ

ステムの 2次Volterra核D2を同定した 2次VolterraフィルタH2が必要であるこ

とがわかる．そこで，非線形逆システムによる非線形歪み除去効果を大きくする

ためには，いかにH1とH2を精度良く設計するかが重要なポイントとなる．

3.3 マルチレート信号処理

本節ではマルチレート信号処理の基礎理論を示す [30–32]．マルチレート信号処

理の基本にはサンプリング周波数を降下させるデシメータと，サンプリング周波
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Figure 3-3 Principle of downsampling (Time domain).

数を上昇させるインタポレータがある．そこで本節ではデシメータならびにイン

タポレータについてそれぞれ述べる．

3.3.1 デシメータ

デシメータとは，「信号処理システム内でサンプリング周波数を降下させるシス

テムブロック」である．デシメータはLPFとDサンプルごとに信号を選び出すシ

ステムであるダウンサンプラから成る．Fig.3-3にダウンサンプラの時間領域の説

明図，Fig.3-4にその周波数領域における説明図を示す．また，Fig.3-5にそのシス

テムブロック図を示す．

ダウンサンプラの時間領域表現

いま，Fig.3-3で示すように周期 T でサンプリングした信号系列 x(n)が与えら

れているものとする (ただし nは整数)．ここで，新しい周期 T ′ = DT でサンプリ

ングした信号を y(m)とすると (mは整数，Dは自然数)，Fig.3-3より

y(m) = x(Dm)　　　　 (−∞ < m < ∞)

(3.4)

であることがわかる．つまり式 (3.4)は，Fig.3-3で示すように，周期T ′でサンプリ

ングした信号系列 y(m)が周期 T でサンプリングした信号系列 x(n)の系列をDサ

ンプルごとに一個ずつ周期的に取り出すこと示している．すなわち，y(m)は x(n)
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Figure 3-4 Principle of decimation (Frequency domain).
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Figure 3-5 Block diagram of decimation.

を間引いた信号系列であることを示している．また，y(m)は x(n)に比べてサンプ

リング周波数が 1/Dに下がっているとも考えられる．

ダウンサンプラの周波数領域表現とデシメータのシステムブロック図

Fig.3-4(a)は，サンプリング周期が T である場合のスペクトルX(ejωT )であり，

サンプリングによって正規化サンプリング角周波数 (簡便性を考慮して本節では以

下サンプリング周波数と呼ぶ)(2π/T )ごとに周期性を持っている．Fig.3-4(b)は，

D = 3としサンプリング周波数を 3分の 1(T ′ = 3T )に間引いた場合のスペクトル

Y (ejωT )である．この場合，もとのサンプリング周波数の信号X(ejωT )のスペクト

ル帯域がナイキスト周波数 (π/T ′ = π/3T )以上と高いので，図中のかげの部分で

エイリアシングが生じている．しかしながら，サンプリング周波数を 3分の 1に

する前にカットオフ周波数が π/T ′ = π/3T であるディジタル LPFH(ejωT )を使用

すれば，サンプリング周波数を 3分の 1に降下させても，Fig.3-4(c)で示すように

Fig.3-4(b)のようなエイリアシングは生じない．よって，Fig.3-5のブロック図に

示すように，サンプリング周波数を 1/Dにデシメートする前に，サンプリング周

期が T でカットオフ周波数が π/DT [rad]であるディジタルLPFが必要である．デ
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Figure 3-6 Principle of upsampling (Time domain).

シメータにおける LPFの仕様は以下のとおりである．

H(z)|z=ejωT =

 1 : |ω|≤π/DT

0 : Otherwise

(3.5)

3.3.2 インタポレータ

インタポレータとは，「周期 T でサンプルした x(n)のサンプリング周波数を，U

倍に増加させるシステムブロック」である．インタポレータは LPFと零補間する

システムであるアップサンプラから成る．ただし，nは整数，U は自然数とする．

Fig.3-6にアップサンプラの時間領域の説明図，Fig.3-7にその周波数領域における

説明図を示す．また，Fig.3-8にそのシステムブロック図を示す．

アップサンプラの時間領域表現

Fig.3-8の前段のアップサンプラは次のような信号 v(m)を生成する．

v(m) =

 x(m/U) : m = 0,±U,±2U, · · ·

0 : Otherwise

(3.6)

信号 v(m)は，x(n)に周期T ′で零を補間することによって得られる (Fig.3-6)．v(m)

は依然所望の y(m)と異なるが，そのサンプリング周波数は x(n)と比べU 倍に上
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昇している．

アップサンプラの周波数領域表現とシステムブロック図

Fig.3-8のブロック図に含まれる LPFは，零補間した時間点における信号 y(m)

を計算し推定する部分である．以下にその原理を説明する．まず，式 (3.6)の v(m)

を z変換すると次式となる．

V (z) =
∞∑

m=−∞

v(m)z−m

=
∞∑

m=−∞

v(nU)z−nU　　　　 (n = m/U)

= X(zU) (3.7)

式 (3.7)の周波数特性を調べるため，z = ejωT
′
とすると次式となる．

V (ejωT
′
) = X(ejωT

′U)

= X(ejωT )　　　　 (T ′ = T/U)

(3.8)

これより v(m)と x(n)は，サンプルレートが異なるだけで，周波数特性は同じで

あることがわかる (Fig.3-7(b))．

Fig.3-7(a)は，サンプリング周期がTである場合のスペクトルX(ejωT )であり，サ

ンプリングによってサンプリング周波数 (2π/T )ごとに周期性を持っている．Fig.3-

7(b)は，サンプリング周波数を零補間することで，U倍 1(T ′ = T/U)に引き上げ

たスペクトルY (ejωT )である．この場合，図中の破線で囲わない部分でイメージン

グ成分と呼ばれるスペクトルが生じている．ここで，波線で囲った所望のスペク

トル列を抜き出すには，サンプリング周波数が 2π/T ′であり，ベースバンドの通

過域周波数帯域が−π/T ≦ w ≦ π/T であるディジタル LPFを用いてFig.3-7(c)の

ように V (ejωT
′
)をフィルタリングすればよい．よって，サンプリング周波数を U

倍にインタポレートする場合，Fig.3-8に示すようにサンプリング周期が T ′でカッ

トオフ周波数が π/UT ′[rad]であるディジタルLPFが必要である．インタポレータ

における LPFの仕様は以下のとおりである．
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Figure 3-7 Principle of interpolation (Frequency domain).
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Figure 3-8 Block diagram of interpolation.

H(z)|z=ejωT ′ =

 U : |ω|≤π/UT’

0 : Otherwise

(3.9)

このように，インタポレータにおける LPFは利得をもたなくてはならない．

3.4 マルチレート信号処理を用いた非線形逆システム

Volterraフィルタにはエイリアシングを起こす帯域があるため，サンプリング周

波数をナイキスト周波数より高く設定する必要がある．そこで，本節ではマルチ

レート信号処理をVolterraフィルタに適用することによって，サンプリング周波

数がナイキスト周波数であってもエイリアシングの生じない構成を導出する．本

節ではまず，マルチレート信号処理をVolterraフィルタに適用する原理について

述べる．次に，そのVolterraフィルタを効果的に求めるための同定法について述

べる．最後に，本手法を非線形逆システムに適用し，シミュレーションによって

本手法の有効性を示す．

3.4.1 Volterra標本化定理

式 (2.4)より 2次非線形システムにおいて，入力信号に含まれる最高周波数がサ

ンプリング周波数 fsの半分である fs/2ならば，出力信号に含まれる最高周波数

が fsとなり，エイリアシングが生じる．そこで，時間領域でVolterraフィルタを

実現する場合，エイリアシングを回避するために，入力信号または 2次 Volterra
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Figure 3-9 Amplitude characteristic of band-limited Volterra filters.

核を fs/4に帯域制限する必要がある．この帯域制限はVolterra標本化定理 [5]と

呼ばれる．

3.4.2 2次Volterraフィルタのエイリアシングが生じない構成

本項では，2次Volterraフィルタにおけるエイリアシングの起きる帯域と処理す

るべき有効な帯域を分離し，サンプリング周波数をナイキスト周波数にしてもエ

イリアシングが生じない構成について述べる．まず，Volterra標本化定理により帯

域制限された 2次VolterraフィルタH2のVFRを Fig.3-9に示す．Fig.3-9におけ

る黒色の帯域からの出力信号は fs/2を超え，エイリアシングを起こす．また，白

色および灰色の帯域からの出力信号は fs/2以下であり，エイリアシングは生じな

い．Volterra標本化定理によりH2は Fig.3-9における灰色の帯域を処理するので

エイリアシングを回避することができる．しかし，この方法はサンプリング周波

数をナイキスト周波数の 2倍に設定するので無駄な帯域を処理している．そこで，

Fig.3-9におけるH2の時間領域に相当するフィルタ係数を 2次元でダウンサンプ

リンクすることにより，Fig.3-10に示すように有効な帯域のみを取り出すことがで

きる．

しかしながら，Fig.3-10のような状態で，出力信号を算出するとVolterra標本化
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Figure 3-10 Amplitude characteristic of decimated Volterra filters.
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Figure 3-11 Volterra filter using multirate signal possessing.
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定理を満たしてないため，出力信号にエイリアシングが生じる．そこで，H2の時

間領域のフィルタ係数を 2次元でダウンサンプリングして得られる Volterraフィ

ルタH2Aの時間領域の係数を 2次元でアップサンプリングしておく．ここで，H2A

の時間領域のフィルタ係数を 2次元でアップサンプリングして得られる h′
2と h2の

関係式を式 (3.10)に，式 (3.10)の周波数領域表現を式 (3.11)に示す．

h′
2(k1, k2) =

 h2(k1, k2) k1, k2 = 0, 2, 4 · · ·

0 Otherwise

(3.10)

H ′
2(m1,m2) =

H2(m1,m2)

4
+

H2(m1,−m2)

4

+
H2(−m1,m2)

4
+

H2(−m1,−m2)

4

(3.11)

式 (3.11)から Fig.3-11における中段の図のようにH ′
2の入力信号を fs/4以下に帯

域制限し，出力信号を 4倍すれば，H2とH ′
2の出力信号は等しくなることがわか

る．なお，Fig.3-11におけるLPF4はカットオフ周波数が fs/4であるローパスフィ

ルタである．ここで，完全にH2とH ′
2の出力信号が同一になるためには理想的な

特性を持つLPF4が必要となる．しかしながら，Volterraフィルタの演算量を考慮

すれば長いタップ長を持つLPF4を選択できるため，理想特性に近いLPF4を設計

することができる．なお，LPF4の設計方針として，直線位相フィルタであること，

過渡域ができるだけ少ないこと，遮断域は所望の非線形歪み除去効果を達成する

ために，その所望の非線形歪み減衰量と同等の減衰量を持つことが要求される．

次に，アップサンプリングされた VolterraフィルタH ′
2における冗長性を排除

する．すなわち，H ′
2の時間領域の係数が零値である個所は計算しなくても良いこ

とからH2はFig.3-11に示すように低レート，低タップ長の 2次Volterraフィルタ

H2Aを用いた構成に変形することができる．この構成の利点は低レート低タップ

長のVolterraフィルタを用いてもエイリアシングが生じないことである．また，こ

の構成を用いることでH2と比較して演算量を約 1/4に削減することができる．
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Table 3-1 Condition of identification.

Input signal White Noise (power 1)

Tap length of D2 256

Tap length of H2A 128× 128

Tap length of LPF4 256

Sampling frequency 44.1kHz

Step Size Parameter 0.1

3.4.3 Frankの同定法とマルチレート繰返し法を適用したAVF

本項では，Fig.3-11での構成に用いるH2Aを入手するのに効果的なスピーカシ

ステムの同定法について述べる．その構成を Fig.3-12に示す．Volterra標本化定

理を満たす帯域を 2次適応Volterraフィルタ (AVF)で同定する際，Frankの同定

法 [39]よりサンプリングレートは通常の半分で求めることができる．よって，低

レート，低タップ長のAVFであるH2Aを用いることにより，同定における演算量

を削減することができる．また，収束速度を向上させるためにマルチレート繰り

返し法 [47]をAVFに適用する．その特徴は他方の H2Aが更新された後にその係

数をもう一方のH2Aの係数にコピーすることである．このことによりマルチレー

ト繰り返し法はダウンサンプリングにより捨てられていた信号を有効に利用する

ことができる．

3.4.4 スピーカシステム同定のシミュレーション

本項では，3.4.3の手法の有効性を確認するために，Fig.3-12の構成でシステム

同定のシミュレーションを行った．なお，更新アルゴリズムにはNLMS法を，ス

ピーカシステムの 2次Volterra核D2にはFig.3-13に示したものを用いる．そのシ

ミュレーション条件をTable 3-1に，結果としてReductionの収束特性を Fig.3-14

に，同定後の AVFの周波数応答の一部を Fig.3-15にそれぞれ示す．比較のため，

マルチレート繰り返し法を用いない場合のAVFの周波数応答の一部をFig.3-16に

それぞれ示す．
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Figure 3-12 Adaptive Volterra filter using the Frank’s method and multirate re-

peating methods.

Fig.3-14よりReductionは約 28.5[dB]でそれぞれ収束していること，マルチレー

ト繰り返し法を用いることで収束速度を改善できることが見て取れる．また，Fig.3-

15および 3-16からどちらの手法であっても正確に同定されていることがわかる．

よって，Fig.3-12の構成により，通常の方法より少ない演算量でH2Aを入手する

ことができる．ここで，Fig.3-9における 2次VolterraフィルタH2を rectangular

decimationしたH2Aは式 (3.12)のように表すことができる．

H2A(m1,m2) = H2(m
1
2
1 ,m

1
2
2 ) +H2(m

1
2
1 ,−m

1
2
2 )

+ H2(−m
1
2
1 ,m

1
2
2 ) +H2(−m

1
2
1 ,−m

1
2
2 )

(3.12)
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Figure 3-13 A part of the second order Volterra kernel.

次に，Fig.3-12におけるH2Aは式 (3.13)のようになる．

H2A(m1,m2) =
H2(m

1
2
1 ,m

1
2
2 )

4
+

H2(m
1
2
1 ,−m

1
2
2 )

4

+
H2(−m

1
2
1 ,m

1
2
2 )

4
+

H2(−m
1
2
1 ,−m

1
2
2 )

4

(3.13)

よって，式 (3.12)と式 (3.13)が等しくなるように，Fig.3-11における下段のブ

ロック図における出力信号を 1/4倍する必要があるが，Fig.3-12の構成によって同

定されたH2Aを Fig.3-11におけるH2Aに直接コピーすることができる．

3.4.5 提案する構成を用いた非線形逆システム

本項ではFig.3-11の構成を非線形逆システムに適用することを検討する．Fig.3-2

に示された通常の非線形逆システムにおいて，Volterra標本化定理を満たす 2次

VolterraフィルタD2は上記の議論よりFig.3-11の関係を用いてFig.3-17に示すよ

うに低レート，低タップ長の 2次VolterraフィルタH2Aに変形することができる．
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Figure 3-14 Comparison of convergence property.

すなわち，提案する構成はVolterra標本化定理を満たすVolterraフィルタにおけ

る冗長性を排除した構成である．この構成の特徴は低レート低タップ長のVolterra

フィルタを用いてもエイリアシングが生じないことである．

次に，通常法と提案法による非線形逆システムにおける演算量について比較す

る．それぞれの単位時間当たりの乗算回数と加算回数を式 (3.14)～(3.17)に示す．

通常の非線形逆システムの乗算回数

2× (NV 2)
2 +NV 1 (3.14)

通常の非線形逆システムの加算回数

N2
V 2 +NV 1 − 2 (3.15)
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Figure 3-15 Amplitude characteristic of the identified Volterra filter by using

the Frank’s method and multirate repeating methods (f1:0～11025Hz f2: 0～
11025Hz).

提案法の非線形逆システムの乗算回数

2×
(
NV 2

2

)2

+NV 1 +NL (3.16)

提案法の非線形逆システムの加算回数(
NV 2

2

)2

+NV 1 +NL − 3 (3.17)

ここで，非線形逆システムにおいて 2次VolterraフィルタH2のタップ長がNV 2，

線形逆フィルタH1のタップ長がNV 1，LPFのタップ長がNLである．仮に，2次

Volterraフィルタのタップ長が長い場合，式 (3.14)～(3.17)における演算量はNV 2

のみの項で決定されるためNV 1，NLの項を無視することができる．よって，提案

する非線形逆システムの演算量は通常法による非線形逆システムの演算量の約 0.25

倍であり，十分に演算量が削減されていることがわかる．
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Figure 3-16 Amplitude characteristic of the identified Volterra filter by using the

Frank’s method (f1:0～11025Hz f2: 0～11025Hz).

3.4.6 非線形歪み除去のシミュレーション

Fig.3-17の構成の有効性を確認するために非線形歪み除去のシミュレーションを

行う．Fig.3-17のシステムに f1と f2の周波数を持つ複合正弦波を非線形逆システ

ムとスピーカシステムに入力し，非線形歪み除去前と除去後の出力に含まれる 2次

非線形歪みのスペクトル値を比較する．そのシミュレーション条件をTable 3-2に，

結果として通常法と提案法の非線形歪み除去効果をそれぞれ Table 3-3～3-5に示

す．なお，非線形歪み除去効果は非線形歪み除去前と除去後の差により求めたも

のであり，非線形歪み除去効果の値が大きいほど非線形歪みを多く除去している．

Table 3-3～3-5より，入力された正弦波の組合せにより従来法と提案法における除

去効果の優劣にばらつきが生じていることがわかる．その理由として，H2,H2Aを

外乱を加えて同定したため，それぞれのフィルタにノイズが加わり，ばらつきが

生じたと考えられる．しかしながら，両方法ともに十分に非線形歪み除去効果が

あることが確認できる．したがって，Fig.3-17の構成は通常の非線形逆システムと

同等の非線形歪み除去効果を持ちながら演算量を約 1/4に削減可能である．
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Figure 3-17 Block diagram of the proposed nonlinear inverse system.

Table 3-2 Simulation condition.

Input voltage 6.0V

Tap length of unknown system 256

Tap length of unknown nonlinear system 256× 256

Tap length of LPF4 256

Tap length of H1 1024

Tap length of H2A 128× 128

Sampling frequency 44.1kHz

Table 3-3 Effectiveness of eliminating the second order distortion.

(f1=344.53Hz,f2=861.33Hz)

Elements Conventional Proposed

[dB] [dB]

f2 − f1 41.72 46.87

2f1 10.74 15.69

f2 + f1 33.03 37.11

2f2 29.83 27.77
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Table 3-4 Effectiveness of eliminating the second order distortion.

(f1=2239.45Hz,f2=3273.05Hz)

Elements Conventional Proposed

[dB] [dB]

f2 − f1 35.12 53.83

2f1 -1.05 17.28

f2 + f1 24.37 15.84

2f2 18.41 17.14

Table 3-5 Effectiveness of eliminating the second order distortion.

(f1=3445.31Hz,f2=4306.64Hz)

Elements Conventional Proposed

[dB] [dB]

f2 − f1 29.94 21.32

2f1 14.02 20.37

f2 + f1 32.77 43.90

2f2 14.40 30.43
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3.5 結言

本章では，まず，線形歪みを除去する線形逆フィルタと非線形歪みを除去する非

線形逆システムならびにマルチレート信号処理の基礎理論を述べた．次に，Volterra

標本化定理により帯域制限されたVolterraフィルタにおける冗長性を排除した構

成を提案し，Frankの同定法とマルチレート繰り返し法を適用した同定法により

H2Aを入手可能であることを示した．最後に，提案した構成を非線形逆システム

に適用し，提案法の構成は通常の非線形逆システムと同等の非線形歪み除去効果

を持ちながら演算量を約 1/4に削減可能であることを示した．次章以降では，よ

り実用的なサブバンド適応Volterraフィルタによる非線形システム同定法につい

て述べる．
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第4章 サブバンド適応Volterraフィ
ルタによる演算量削減

4.1 緒言

スピーカシステムの非線形歪みは概して低域に多く存在している．したがって，

スピーカシステムを同定する際に各帯域で同一のタップ長を持つ適応Volterraフィ

ルタは演算効率が悪い．なお，システム同定時の適応Volterraフィルタには第 3章

で述べた入力信号に対する帯域制限は不要である．そのため，第 3章で述べた帯域

制限を利用する手法では処理できない帯域が発生して，同定の推定精度を高くす

ることができない. このような場合，線形フィルタの分野ではマルチレート信号処

理技術を適応フィルタに適用したサブバンド適応フィルタが有効である．という

のは，サブバンド適応フィルタは全帯域を処理しながら，各帯域で任意のタップ

長を選択することができるからである．そこで，本章では歪みが多く含まれる低

域を集中的に処理するために，歪みの多い帯域においてはタップ長を長くし，逆

に歪みの少ない帯域にはタップ長を短く設定できるように，Volterraフィルタをサ

ブバンド化する方法ならびにサブバンド適応Volterraフィルタ (DSAVF) [35]を提

案する．

まず，サブバンド適応Volterraフィルタを用いて異なるタップ長でスピーカシ

ステムを同定する．スピーカシステムの同定にサブバンド化する手法を適用した

場合，本手法は従来法と比較して，同等の演算量の場合には誤差減衰量を約 2dB

改善でき，同等の誤差減推量を得る場合には演算量を 70%に低減できることをシ

ミュレーションにより示す．

次に，対象とするシステムにスピーカシステムを含むエコーキャンセラにサブバ

ンド適応Volterraフィルタのタップ長を自動制御する手法を適用する．音響エコー

48



キャンセラ (AEC)は音響エコー経路の一部であるスピーカシステムが弱い時変性

および非線形性を有している場合には，十分な性能を発揮できず，スピーカシステ

ムの非線形性を適応的にとらえることができる適応Volterraフィルタ (AVF) [11]

を用いた非線形エコーキャンセラ (NAEC) [21] [22]が提案されている．しかし，

AVFは演算量が莫大であり，収束速度が非常に遅いという問題がある．NAECに

DSAVFのタップ長を自動調整する手法を適用した場合，入力信号およびAVFの

フィルタ係数におけるパワーが大きい帯域ではタップ長を長く，入力信号および

AVFのフィルタ係数におけるパワーが小さい帯域ではタップ長を短くすることが

できる．よって，本手法は演算量を一定に保ったまま，重要である帯域を集中的

に同定することができる．具体的には本手法は従来法と比較して，2倍高速に収束

し，より高い定常エコー消去量 (ERLE)を得ることができかつ演算量を約 1/4に

削減できることを計算機シミュレーションにより示す．

4.2 サブバンド適応Volterraフィルタによるシステム
同定

本節ではまず，Volterraフィルタをサブバンド化する方法について議論する．次

に，本手法をスピーカシステムの同定へ適用するための構成について議論する．最

後に，歪みの多い低域を集中的に処理するために，各帯域でタップ長が異なるサブ

バンド適応Volterraフィルタ (DSAVF: Direct Subband Adaptive Volterra Filter)

を提案し，その有効性をシミュレーションによって示す．

4.2.1 Volterraフィルタのサブバンド化

適応Volterraフィルタを用いてスピーカシステムの低域のみを同定する場合に

は，適応フィルタとは異なり，適応Volterraフィルタでは低域の入力信号と誤差

信号を用いて更新しても，その誤差信号には全帯域の入力信号に対するスピーカ

システムの出力信号が含まれている．例えば，2種類の周波数をもつ高域の複合

正弦波がスピーカシステムに入力された場合，スピーカシステムの出力信号には
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低域の信号である差の混変調波が含まれている．よって，このような場合，適応

Volterraフィルタの収束速度は遅くなる．そこで，Volterraフィルタをサブバンド

化することにより，歪みの多い帯域に長いタップ長を，歪みの少ない帯域には短

いタップ長を設け，歪みが多く含まれる低域を集中的に処理することを検討する．

まず，Volterraフィルタのサブバンド化について議論する．ただし，議論を簡単に

するために，本章では，分割数を 2とする．3.4.2の議論を拡張することにより，

マルチレート信号処理を用いたVolterraフィルタにより 2次Volterraフィルタの

帯域を Fig.4-1のように分割することができる．また，Volterra核の対称性から 2

次VolterraフィルタはFig.4-2のように表現できる．H ′
22，H

′
23は異なる入力信号の

組み合わせを持つバイリニアVolterraフィルタである．なお，H ′
21，H

′
22，H

′
23，H

′
24

の係数において規則的に並んだ零値の個所を取り除くとそれぞれの帯域のダウン

サンプリングされたフィルタと一致する．

次に，Fig.4-2の構成をスピーカシステムの同定に応用する際の構成をFig.4-3に

示す．Fig.4-3におけるH1は１次適応Volterraフィルタを示す．H ′
21，H

′
22，H

′
23，H

′
24

における零値以外の個所を誤差信号により更新する．この構成により，H ′
21が得ら

れ，H ′
21をダウンサンプリングすることにより，フィルタH21Aが入手できる．な

お，Fig.4-3における構成に Fig.3-11で示されたマルチレート信号処理を用いた場

合の構成をFig.4-4に示す．Fig.4-3, 4-4の構成を用いることにより，適応Volterra

フィルタの並列処理が可能となる．Fig.4-4に示す本手法は全帯域のフィルタが必

要となり，各帯域のタップ長が同一であるならば，通常法と同等の演算量である．

一方，非線形逆システムにおいてはVolterraフィルタのエイリアシングを回避す

るために入力信号もしくはVolterraフィルタの帯域が制限されるため，H21Aだけ

が必要となる．よって，DSAVFを用いて非線形逆システムを設計する場合にはそ

のH21AをFig.3-17の構成でH2Aとして用いることにより，非線形逆システムの演

算量を削減することができる．
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Figure 4-3 Identification method by the Volterra filter including zero component.

4.2.2 DSAVFとAVFの関係式

LPF, HPFが完全に直交していない場合，DSAVFの精度が低下するため，本手

法ではLPF, HPFに直交変換であるアダマール変換をDSAVFに適用する．その場

合，LPFの係数が 0.5, 0.5，HPFの係数が 0.5, -0.5となる．ここで，そのDSAVF

におけるH ′
21，H ′

22，H ′
24とD2の関係を導出する．議論を簡単にするため，LPF

の係数を 0.5, 0.5，HPFの係数を 0.5, -0.5，D2のタップ長をN(Nは偶数)とする．

このとき，希望信号 d(n)，出力信号 y(n)は次のようになる．

d(n) =

N−1
2∑

k1=0

N−1
2∑

k2=0

h2(2k1, 2k2)x(n− 2k1)x(n− 2k2)

+ h2(2k1 + 1, 2k2)x(n− 2k1 − 1)x(n− 2k2)

+ h2(2k1, 2k2 + 1)x(n− 2k1)x(n− 2k2 − 1)

+ h2(2k1 + 1, 2k2 + 1)x(n− 2k1 − 1)x(n− 2k2 − 1)

(4.1)
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cessing.
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y(n) =

N−1
2∑

k1=0

N−1
2∑

k2=0

h′
21(2k1, 2k2){x(n− 2k1)

+ x(n− 2k1 − 1)} {x(n− 2k2) + x(n− 2k2 − 1)}

+ h′
22(2k1, 2k2) {x(n− 2k1)− x(n− 2k1 − 1)}

・ {x(n− 2k2) + x(n− 2k2 − 1)}

+ h′
22(2k1, 2k2) {x(n− 2k1) + x(n− 2k1 − 1)}

・ {x(n− 2k2)− x(n− 2k2 − 1)}

+ h′
22(2k1, 2k2) {x(n− 2k1)− x(n− 2k1 − 1)}

・ {x(n− 2k2)− x(n− 2k2 − 1)}

(4.2)

式 (4.1), (4.2)より，DSAVFにおけるH ′
21，H ′

22，H ′
24とD2の関係式は

h2(k1, k2) = h′
21(k1, k2) + h′

22(k1, k2)

+ h′
23(k1, k2) + h′

24(k1, k2)

(4.3)

h2(k1 + 1, k2) = h′
21(k1, k2) + h′

22(k1, k2)

− h′
23(k1, k2)− h′

24(k1, k2)

(4.4)

h2(k1, k2 + 1) = h′
21(k1, k2)− h′

22(k1, k2)

+ h′
23(k1, k2)− h′

24(k1, k2)

(4.5)

h2(k1 + 1, k2 + 1) = h′
21(k1, k2)− h′

22(k1, k2)

− h′
23(k1, k2) + h′

24(k1, k2)

(4.6)

となる．式 (4.3)～(4.6)より，Volterraフィルタにおける各帯域の全帯域への合成

は，乗算をすることなく合成できるため低演算である．
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4.2.3 DSAVFを用いたスピーカシステムの同定のシミュレーシ

ョン

Fig.4-3，Fig.4-4に示す構成を用いて，シミュレーション上でスピーカシステム

を同定することにより，本手法により正しく同定ができるかどうかを確認する．そ

のシミュレーション条件をTable 4-1に示す．結果として，Reductionの収束特性

を Fig.4-5に，使用するスピーカシステムのVolterra核を Fig.4-6に，同定後に得

られたH21A，H22A，H24Aをそれぞれ Fig.4-7～4-9に示す．なお，適応フィルタで

あるH1の更新アルゴリズムにはLMSを，AVFの更新アルゴリズムにはNLMSを

用い，AVFの更新は更新回数が 5万回を超えたときに開始する．ただし，NLMS

で用いるパワーは全帯域のパワーを用いる．

Fig.4-7～4-9より十分な精度が得られており，本手法によりスピーカシステムの

同定が正しく行えていることがわかる．次に，Fig.4-7よりH21Aは緩やかな減衰

特性を，H24Aは急峻な減衰特性を持っている．また，H22Aは k1方向には緩やか

な減衰特性を持ち，k2方向には急峻な減衰特性を持っている．そこで，各帯域の

減衰特性の性質を利用して，サブバンド化の利点を利用して演算効率を向上させ

る．その方法として，H22A, H24Aにおける小さい係数の領域を削除しても，高精

度な近似が可能であると考えられる．ここで，Fig.4-8, 4-9からH22Aの窓は長方

形に，H24Aの窓は小さい正方形にするのが適当と仮定する．提案法のタップ長を

Fig.4-10にそれぞれ示す．

4.2.4 各帯域でタップ長が異なるDSAVFによるスピーカシステ

ムの同定のシミュレーション

4.2.3の議論のように各帯域のタップ長を変化させた場合，同定精度を向上でき

ることを確かめるために，シミュレーション上で，スピーカシステムを同定する．

そのシミュレーション条件をTable 4-2に示す．なお，スピーカシステムの 2次非

線形項として 4.2.3でのシミュレーションとは異なるVolterra核を用い，その核を

Fig.4-11に示す．本手法と通常法を比較するため，H ′
21のタップ長がN ×N のと

き，H ′
22のタップ長をN ×N/M に，H ′

24のタップ長をN/M ×N/M に，通常法

55



Table 4-1 Simulation conditions.

Tap length of LPF4, HPF4 2

Tap length of an unknown system 256

Input voltage 10.0V

Tap length of an unknown 256

nonlinear system

tao length of subband AVF 128

Step size parameter of ADF 0.00001

Step size parameter of AVF 0.33

Sampling frequency 44.1kHz

S/N ratio 24dB

Table 4-2 Identification conditions.

Tap length of LPF4, HPF4 2

Tap length of an unknown system 64

Input voltage 10.0V

Tap length of an unknown nonlinear 64

system

Step size parameter of ADF 0.00001

Step size parameter of AVF 0.1

Sampling frequency 44.1kHz

S/N ratio 35dB

Table 4-3 Identification conditions.

M H2 H21A H22A H24A

4 40× 40 32× 32 32× 8 8× 8

2 48× 48 32× 32 32× 16 16× 16

1 64× 64 32× 32 32× 32 30× 32
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Figure 4-5 Convergence property.

のタップ長を本手法と同一の演算量になるように設定する．ただし，M は正定数

である．また，通常法と本手法の適応フィルタのタップ長の関係をTable 4-3に示

す．なお，適応フィルタの更新アルゴリズムにはLMSを，AVFの更新アルゴリズ

ムにはNLMSを用い，AVFの更新は更新回数が 5万回を超えたときに開始する．

ただし，NLMSで用いるパワーは全帯域のパワーを用いる．結果として，タップ

長を変化させたときの通常法と本手法のReductionをFig.4-12, 4-13にそれぞれ示

す． Fig.4-12, 4-13から，M = 2およびM = 4のとき，本手法のReductionの

収束値は通常法より高い．また，総メモリ数が 1600である本手法 (M = 4)と総メ

モリ数が 2304である通常法 (M = 2)のReductionの収束特性はほぼ同一である．

したがって，スピーカシステムの同定に本手法を適用した場合，本手法が従来法

と比較して，同等の演算量の場合には誤差減衰量を最大約 2dB改善でき，同等の

誤差減推量を得る場合には演算量を約 70%に低減できることがシミュレーション
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Figure 4-6 A second order unknown nonlinear system.
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Figure 4-7 The identified second order Volterra kernel(H21A).

0 20  40  60 80100120  140  Number of Tap 0 20  40  6080  100  120  140

Number of Tap 

-1.0
0

1.0
2.0
3.0

Amplitude[        ] ×10      -7

Figure 4-8 The identified second order Volterra kernel(H22A).
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Figure 4-12 Convergence properties of the conventional methods.

により示された．

4.3 音響エコーキャンセラ

近年，通信形態が多様化している中で，拡声通話系と呼ばれる通話形態が急速

に発展している．拡声通話系の例として，テレビ会議システム，拡声電話機などが

挙げられる．拡声通話系ではスピーカとマイクロホンにより通話を行うため，通

話しながら，両手が使えるなどの利点がある反面，拡声通話系では音響エコーが

発生するため，自然な拡声通話が実現できない．本章では，音響エコーの発生の

原理とその障害について，また，従来のエコー制御技術の適用例と問題点を説明

する．さらに，従来法の問題点を改善できる制御技術である音響エコーキャンセ

ラ（AEC）について述べる．
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Figure 4-13 Convergence properties of the proposed methods.
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Figure 4-14 Acoustic echo by hands-free telephone set.

4.3.1 音響エコーの発生とエコー障害

通信の形態が多様化する中で拡声通話系と呼ばれる通話形態が急速に発展して

いる．拡声通話系とは，従来の電話通話系がハンドセット（送受話器）を手にもっ

て音声の送受を行うのに対して，スピーカとマイクロホンにより通話を行うシス

テムの総称である．この拡声通話系には，多人数が一同に会して会話できる，通

話をしながら両手が自由に使える，自然な会話形態が実現できる，などの大きな

利点がある．その反面，拡声電話では音響エコーが発生するという問題点もある．

ここで，音響エコーとは，送話者側の声が受話者側の経路を経由して送話者側に

戻り，“こだま” のように知覚される現象のことであり，この音響エコーは以下に

述べるように通話品質を劣化させる．

まず，マイクロホンとスピーカを用いた拡声通話系の構成をFig.4-14に示す．送

話者の音声は受話者側のスピーカ・室内音響系・マイクロホンを通って時間遅れ

が付加され，送話者側のスピーカから再生される．時間遅れとは，送話者と送話

者側のマイクロホン間，受話者側のスピーカと受話者側のマイクロホン間，送話

者側のスピーカと送話者間を音が伝わる時間であり，音響エコーは時間遅れとそ

の大きさにより特徴付けられる．この時間遅れが小さい場合は，分離したエコー

とは知覚されにくいため，大きさが小さければ音響エコーを許容できる．これに
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対して，時間遅れが大きくなるにつれて，分離したエコーとして知覚されるよう

になるため，エコーの大きさが小さくても許容できなくなり，通話に支障をきた

すようになる．また，音響エコーが回線の両端で発生すると，通信網を介して閉

ループが形成され，ループ利得が 1を越え位相が一致する場合には，発振現象（ハ

ウリング）を起こし通話不能に陥る．そこで，スピーカ・マイクロホン間の音響帰

還を低減させるために，音声スイッチ，センタクリッパ，くし型フィルタ，周波数

シフト，周波数特性補正といった従来から多くの方法が適用されている．しかし

ながら，これらの方法には，片方通話しかできない，音声信号がひずむ，スピー

カ・マイクロホン間の音響帰還の低減量が不十分であるという欠点があり，当然，

通話品質を下げ，使用者にとって自然な通話形態とは言い難い原因となる．これ

らの問題点を改善したエコー制御方法としてAECがある．

4.3.2 音響エコーキャンセラの構成

AECとは，適応フィルタをスピーカ・室内音響系・マイクロホンという音響エ

コー経路の伝達特性に並列につないで構成され，その構成図は Fig.4-15のように

なる．AECの実際の適用例としてテレビ会議システム，自動車電話，携帯電話，

拡声電話機などが挙げられる．AECの原理は，音響エコー経路の伝達特性，すな

わち，スピーカ・室内音響系・マイクロホン間のインパルス応答 h(n)を適応フィ

ルタを用いて推定し，受話信号に適応フィルタ処理を施して擬似エコーを作成し

て，真のエコーから差し引くことである．ここで，適応フィルタにおける音響エ

コー経路の伝達特性の推定が良好で，適応フィルタの特性と音響エコー経路の伝

達特性が一致したとき，擬似エコーと音響エコーは一致し，音響エコーを完全に

除去することが可能となる．

実際の音響エコーキャセラの動作について説明する．音響エコー信号 y(n)は，

受話信号 x(n)と音響エコー経路 h(n)の畳み込み信号として，y(n) = h(n) ∗ x(n)

と表される．AECでは，音響エコー経路が人の移動や室内環境の変化により変動

するため，音響エコー経路を適応フィルタ ĥ(n)で推定する．適応フィルタには，

収束特性が安定している線形 FIRフィルタがよく用いられる．そこで，適応フィ
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Received input x(n)

Error
( ) ( ) ( ) ( )ngnynyne +-= ˆ

Loudspeaker

Microphone

Figure 4-15 Conventional acoustic echo cancellation.

ルタのシステム長をNとし，N個のフィルタ係数を ĥ1(n), ĥ2(n),…, ĥN(n)と表す

と，係数ベクトル ĥ(n)は

ĥ(n) = [ĥ1(n), ĥ2(n), ..., ĥN(n)]
T (4.7)

と表される．但し，T は転置を示す．このとき，受話信号ベクトル x(n)を

x(n) = [x(n), x(n− 1), ..., x(n−N + 1)]T (4.8)

と定義すると，擬似エコー ŷ(n)は

ŷ(n) = ĥT (n)x(n) (4.9)

と計算される．マイクロホンで受音される信号 yin(n)には，音響エコー信号 y(n)

以外にも，外乱要因 g(n)も混入するので，

yin(n) = y(n) + g(n) (4.10)

となる．音響エコー y(n)から擬似エコー ŷ(n)を差し引くと，消し残りである残留
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エコー，つまり誤差信号 e(n)は

e(n) = yin(n)− ŷ(n)

= y(n)− ŷ + g(n) (4.11)

となる．そこで，適応フィルタ ĥ(n)の修正は，その時々の誤差信号 e(n)と受話信

号ベクトル x(n)に基づいて e(n)が減少するように少しづつ繰り返して行われる．

4.3.3 非線形エコーキャンセラ

特に，低コストのスピーカシステムを用いる場合には，スピーカによる非線形成

分の影響が大きくなり，音響エコー経路が非線形となる．そこで，スピーカシステ

ムの非線形性を適応的にとらえることができる AVFを用いた NAECが提案され

ている．NAECの構成図はFig.4-16のようになる．Fig.4-16において，ADFは線

形FIRフィルタ，AVFは 2次適応Volterraフィルタを表している．AVFは，演算

量がシステム長，次数の増加に伴い指数関数的に増大してしまうため，AVFの演

算量を削減するための方法として，Fig.2-9に示したAdaptive Simplified Volterra

filters(ASVF) [22]と Fig.2-8に示した Stengerが提案するNAEC [21]がある．

4.4 提案NAEC

ASVF，Stengerが提案するNAECではVolterra核のみに着目して，演算量を削

減しているのに対して，本手法では音響エコーを帯域別に着目した場合，低域よ

り高域の方が早く減衰すること [48]を利用し，DSAVFを用いて低域におけるタッ

プ長を長く，高域におけるタップ長を短くする．さらに，本節ではこのタップ長

を自動的に設定する方法について検討する．本手法で用いられるアルゴリズムは

サブバンド化 [35]されたAVFと入力信号のパワーの積により，不必要な係数を自

動的に取り除くことができる．
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Figure 4-16 Conventional nonlinear acoustic echo cancellation.

4.4.1 タップ長の自動制御アルゴリズム

本項ではタップ長の自動制御アルゴリズム [49]をDSAVFに適用するために適

切な修正を加えたタップ長の自動制御アルゴリズムを示す．まず，k番目の更新回

数，i番目のサブバンドにおいて，その係数ベクトル ci,kと入力信号ベクトル xi,k

を式 (4.12)～(4.14)により定義する．

ci,k = [ci,1,1,k, ci,1,2,k, · · · , ci,Ni,k,Ni,k,k]
T (4.12)

xi,k = [xi,k−Ni,k+1,k−Ni,k+1, xi,k−Ni,k+2,k−Ni,k+1, · · · , xi,k,k]
T (4.13)

xi,k,k = xi,kxi,k (4.14)

ここで，[]T は転置を，Nikは k回の係数更新で，i番目のサブバンドにおけるタッ

プ長を表す．タップ長の自動制御アルゴリズムではM分割の場合，i番目のサブバ

ンドにおけるタップ長は Sサンプルごとに式 (4.15)～式 (4.21)により更新される．

Ni,mS = Ni,(m−1)S −R + Φi,mS (4.15)
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Φi,mS = INT [RMΨi,mS] (4.16)

Ψi,mS =

∑mS
p=(m−1)S+1 vi,pc̄

T
i,pc̄i,p∑mS

p=(m−1)S+1 vpc̃p
(4.17)

c̃k = [c̄T1,kc̄1,kc̄
T
2,kc̄2,k · · · c̄TM,kc̄M,k]

T (4.18)

c̄i,k = [ci,Ni,k−P+1,Ni,k−P+1,kci,Ni,k,Ni,k,k]
T/(2Ni,k − P 2) (4.19)

vk = [v1,kv2,kvM,k]
T (4.20)

vi,k = xT
i,kxi,k/N

2
i,k (4.21)

ここで，Ni,mSは i番目のサブバンド，m番目のタップ再分配におけるタップ長で

ある．Rはタップ再分配ステップサイズ，INT []はその引数に対する最も近い整

数を取るための演算子，c̃kは係数ベクトル ci,kの過去 P 要素に相当する部分的な

係数ベクトルである．また，入力信号パワーベクトル vkは式 (4.20), (4.21)によっ

て与えられる．2分割のDSAVFの場合，演算量を一定にするために，低域と高域

のVolterraフィルタH21A, H24Aに対してタップ長の自動制御アルゴリズムを適用

し，バイリニアVolterraフィルタH22Aのタップ長を低域と高域のVolterraフィル

タH21A, H24Aのタップ長 (高域のタップ長×低域のタップ長)から求める必要があ

る．上記のアルゴリズムを用いたDSAVFによるNAECの構成図を，Fig.4-17に

示す．ここで，自動制御の手順について説明する．

1.バイリニア以外の帯域において部分的なフィルタ係数ベクトル，入力信号パ

ワーベクトル，c̄i,k,vkを Sサンプル分求める．　

2.過去 Sサンプル分の c̄i,k,vkを用いてΨi,mSを求める．

3.式 (4.16)を用いてΦi,mSを求める．

4.式 (4.15)を用いてNi,mSを求め，各帯域のタップ長を変更する．　

5. Ni,mSを用いてバイリニアの帯域のタップ長を変更し，手順 1に戻る．

なお，手順 1は 1サンプルごとに処理されるのに対して，手順 2から手順 5は S

サンプルごとに処理される．手順 1では本手法において必要となる情報を求めて

いる．手順 2で求めたΨi,mSは各帯域における部分的なAVFの係数のパワーと入

力信号パワーの積の割合であり，0から 1までの値を取り，Ψi,mSの総和は 1であ
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る．高い ERLEを得るには入力信号が大きい帯域を重点的に推定することと未知

システムの値の大きい帯域を重点的に推定することである．したがって，部分的な

AVFの係数のパワーの総和と入力信号パワーの積が大きい帯域を集中的に同定す

ることにより高い ERLEを得ることができる．手順 3, 4ではまず，各帯域のタッ

プ長を後部からRタップ取り除き，MRタップを得る．そのMRタップにΨi,mS

を掛け合わせ，その値を四捨五入したものが，各帯域の新たな与えられるタップ数

Φi,mSとなる．最後に各帯域においてΦi,mSを足すことにより新たなタップ長が得

られる．このようにして，部分的なAVFの係数のパワーの総和と入力信号パワー

の積が大きい帯域においてはタップ長が長くなり，部分的なAVFの係数のパワー

の総和と入力信号パワーの積が小さい帯域においてはタップ長が短くなる．Sは

Ψi,mSを求めるときの平均回数に相当する．非定常な信号ではSを大きくする必要

がある．また，Rが大きければ大きいほど素早くタップ長を変更することができ

るが，到達できる ERLEは低くなるため，Rを可変にするのが望ましい．P は部

分的なAVFの係数の数に関係し，小さくするほど，演算量は少なくなるが厳密な

フィルタ係数のパワーを求めることができなくなる．したがって，P はハードウェ

アに依存するパラメータである．

4.4.2 ERLEの収束特性の比較

従来法である適応フィルタのみのAECおよび通常のNAEC，本手法と同等の演

算量に設定した ASVFおよび Stengerの手法と上記の提案法をシミュレーション

上でそれぞれ比較する．そのシミュレーション条件を Table 5-3に示す．ただし，

提案法で用いられる LPFの係数は 0.5, 0.5，HPFの係数は 0.5, -0.5であり，タッ

プ長の自動制御アルゴリズムで用いられるパラメータ値はそれぞれ Rを 1，Sを

10000，P を 3，Mを 2としている．また，入力信号として有色信号 (1次のAR過

程 (AR係数 0.7)で生成)を，エコー経路として実際の拡声電話機 (ON-1511N)を

測定したものを用いている．なお，更新アルゴリズムにはNLMSを用いる．ただ

し，入力信号のパワーはすべての手法と同じ値を用いる．

結果として，30回平均された ERLEの収束特性を Fig.4-18に，低域と高域の
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Table 4-4 Simulation condition.

Linear echo path 256

Nonlinear echo path 128

Input voltage 0.8V

Tap length of ADF, DSAVF 256, 32

Step size parameter of ADF and AVF 0.025

Sampling frequency 8000kHz

S/N ratio 29dB
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Figure 4-18 Comparison of ERLEs among NAECs for colored input.
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Figure 4-19 Transition property of number of taps for colored input.
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タップ長をFig.4-19にそれぞれ示す．Fig.4-18より，本手法は同等の演算量である

ASVFおよび Stengerの手法より常に収束が早く，高い ERLEの特性を得ること

ができることがわかる．また，Fig.4-19より低域にタップ長が多く振り分けられて

いることがわかる．高い ERLEを得るには入力信号が大きい帯域を重点的に推定

することと未知システムの値の大きい帯域を重点的に推定することである．本手

法においては入力信号および AVFのパワーの小さい帯域のタップ長は短くなり，

入力信号およびAVFのパワーの大きい帯域のタップ長は長くなる．よって，高い

ERLEを得ることができ，更新する係数が少ないため，高速に収束することがで

きる．また，本手法は通常のNAECと比較して約 1/4の演算量に削減されている．

以上より，本手法を用いることによりNAECの実現性が非常に高くなると考えら

れる．

4.4.3 音声入力によるERLEの収束特性の比較

音声入力による ERLEの収束特性を比較するために，音響エコー経路をシミュ

レーション上で同定する．そのシミュレーション条件をTable 4-5に示す．ただし，

LPFの係数は 0.5, 0.5であり，HPFの係数は 0.5, -0.5である．また，入力信号と

して 2種類の音声信号 (男性)を用いる．なお，比較のために従来法では提案法と

同演算量となるようにタップ長を 25に固定して，同様のシミュレーションを行う．

結果として，ERLEの収束特性をFig.4-20に，各帯域のタップ長をFig.4-21にそれ

ぞれ示す．なお，更新アルゴリズムにはNLMSを用いる．ただし，入力信号のパ

ワーはすべての帯域で従来法と同じ値を用いる．Fig.4-20より本手法は従来法と比

較して，誤差減衰量が最大で約 5dB改善されていることがわかる．また，Fig.4-21

よりタップ長の平均が安定しているため提案法の総演算量が一定に保たれている

ことと，音声のパワーが低域に偏っていることがわかる．以上の結果より，入力信

号が音声信号であり，外乱がない場合には本手法が従来法と同演算量でありなが

ら，高いERLEが得られることがわかった．最後に，Table 4-5に示すように外乱

を付加していない理由について述べる．外乱がある場合には，無音声区間におい

て外乱の影響を線形フィルタであっても大きく受け，2次AVFではかなりの影響
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Table 4-5 Simulation condition.

Linear echo path 64

Nonlinear echo path 64

Max input voltage 1.5V

Tap length of ADF, DSAVF 64, 25

Step size parameter of ADF and AVF 0.1, 0.003

Sampling frequency 8000kHz

S/N ratio ∞dB

R 1

M 2

S 40000

P 4

を受ける．したがって，無音声区間において 2次AVFのステップサイズパラメー

タをかなり小さくする必要がある．よって，無音声区間においてステップサイズ

パラメータを小さくする制御を用いない場合，外乱があるならば 2次AVFの収束

速度が極めて遅くなるため，外乱を付加せず，シミュレーションを行った．

4.5 結言

本章では，適応Volterraフィルタをサブバンド化する方法およびタップ長の自動制

御を持つDSAVFによるNAECを提案した．まず，そのサブバンド適応Volterraフィ

ルタを用いたスピーカシステムの同定法について述べた．サブバンド適応Volterra

フィルタにおいて各帯域でタップ長が異なる場合，サブバンド適応 Volterraフィ

ルタの演算効率を従来法より高めることができることを示した．具体的には，ス

ピーカシステムの同定に本手法を適用した場合，本手法は従来法と比較して，同

等の演算量の場合には誤差減衰量を最大約 2dB改善でき，同等の誤差減推量を得

る場合には演算量を約 70%に低減できる．

次に，各帯域でタップ長が異なるサブバンド適応Volterraフィルタにおいて各

帯域で最適なタップ長を自動的に決定することのできるアルゴリズムについて述
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Figure 4-21 Transition property of number of taps for speech input.

べた．入力信号が有色信号の場合，本手法が従来法と比較して，2倍高速に収束

し，より高い ERLEを得ることができ，かつ演算量を約 1/4に削減できることを

シミュレーション結果によって示した．入力信号が音声信号で外乱がない場合に
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おいても，本手法は従来法と比較し最大で約 5dB高いERLEを得ることができた．

次章では本章で述べたサブバンド適応 Volterra フィルタを入力信号変換ブ ロック

によって 1つの適応 Volterra フィルタで構成する実現手法について述べる．
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第5章 フィルタ構造を簡略化したサ
ブバンド適応Volterraフィル
タによる演算量削減

5.1 緒言

適応Volterraフィルタ (AVF)はスピーカシステムのような非線形システムを同

定するために使用され，一般的な適応アルゴリズムをAVFのフィルタ係数を更新

するために用いることができる．しかしながら，AVFをたとえ 2次で打ち切った

としてもAVFには莫大な演算量が要求される．それゆえ，AVFのリアルタイム実

装において，演算効率を向上させることは重要な問題である．本章では，AVFに

対して高い演算効率を持つ，ある画期的なサブバンドAVFを提案する．提案する

サブバンドAVFは４つのパートから構成される．

1.一つのサブバンドAVFを演算するための入力信号の変換

2.演算効率を改善するためのタップ数決定

3.推定精度を保つためのサブバンド数切り替え

4.適切なサブバンド数の自動検索

提案するサブバンド AVFはスピーカのように，主要な非線形成分がある周波数

帯域に集中する場合に演算効率を改善できる．従来の計算効率を考慮したAVFと

比較して提案するサブバンドAVFが高い推定精度を達成できることをシミュレー

ションにより示す．本論文では，4章で示した各帯域でタップ長が異な るサブバ

ンド適応 Volterra フィルタをDirect Subband Adaptive Volttera Filter (DSAVF)

と呼ぶ．
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サブバンド数が固定の DSAVFはいくつかの場合において，対象となるスピー

カシステムの非線形性の程度に依存して，高い推定精度を得られない場合がある．

例えば，DSAVFでは高い推定精度を得るためにサブバンド数および各サブバンド

のタップ長を変更する追加の関数が必要となる．したがって，フィルタ構造は同

定中に構成を変更するために簡単にすべきである．しかしながら，サブバンド数

が増加するにつれて帯域分割された入力信号の組み合わせの数が指数関数的に増

加するため DSAVFはより複雑なフィルタ構成が必要となる．この課題を解決す

るために，本章ではDSAVFを簡潔に表現する手法を提案する．

本手法は入力信号変換 (IST)部および係数が IST部に従い再配置された１つの

AVFから構成される [50]．DSAVFに対する提案法において，各サブバンドのデシ

メートされた入力信号成分は再配置され，修正された入力ベクトルとして IST部

で統合される．また，DSAVFの各サブバンドにおける係数が修正された入力ベク

トルに合わせて再配置されて，１つのAVFとして統合される．提案法はDSAVF

の係数をサブバンドの低域から高域の順で再配置するため係数が低域に集中する

システムの場合には演算効率を改善できる．すなわち，再配置された係数が打ち

切られた場合，高域のサブバンドが削除される．一般的なスピーカシステムにお

いては DSAVFは同定時にサブバンド数を変更可能であるため，演算量を削減す

ることができる．本論文ではこの手法を Integrated DSAVF(IDSAVF)と呼ぶ．

IDSAVFにおいて，演算効率の観点で高い推定精度を達成するためにサブバン

ド数Dとタップ数Nの打ち切る数が重要である．それゆえ，サブバンド数Dを決

定する自動化手法を提案する．仮に捨てられた部分の L1ノルムが小さいならば，

フィルタ係数の収束状態における推定精度の低下は小さいため，提案法はフィル

タ行列において捨てられた部分のL1ノルムを表現したコスト関数に基づいて，適

切なサブバンド数Dを決定する．このようにして，提案法ではサブバンド数Dを

切り替えることができ，適切なサブバンド数Dを最良の推定精度を獲得するため

に自動的に決定する．本章では，提案する IDSAVFと従来のAVFの演算量削減手

法の演算量と収束特性をそれぞれ比較する．
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5.2 サブバンドVolterraフィルタ

5.2.1 帯域制限されたVolterraフィルタにおける冗長性の排除

線形フィルタの場合，マルチレート信号処理は帯域制限された信号に対して，効

果的である．文献 [51]において，マルチレート信号処理がVFに適用された．3章

で述べたように 2次VFの周波数帯域が fs/2D以下に帯域制限される場合，D2の

倍率で演算量を削減できる手法が提案されている [33,43]．ここで，Dはサブバン

ド数を示す．一方，AVFを用いた同定においてはVolterraサンプリング定理が要

求されないため，fs/2以下の全周波数帯域を処理する可能性がある．仮に，2次

VFにおける入力信号の周波数帯域が fs/2D以下の制限のみであるなら，h
′
2(k1, k2)

は未知システムに対する出力信号における高周波成分の存在のため，未知システ

ムに対する出力信号における低周波成分のみを効果的に同定することができない．

文献 [35]では fs/2以下の全周波数帯域に対応した h
′
2(k1, k2)を用いた SAVFが提

案されている．4章で詳しく述べた SAVFはD2本の 1/D2のフィルタ係数を持っ

た h
′
2(k1, k2)から成る．したがって，各サブバンドに異なるタップ長を割り当てな

い限り SAVFの演算量は従来の h2(k1, k2)と等しい．言い換えれば，SAVFは各サ

ブバンドで異なるタップ長を割り当てることで，演算効率を向上させる可能性が

ある．

5.2.2 DSAVFの導出

まず，N×N行列で変換された入力信号と 2次VFの畳み込み演算結果が通常の

入力信号と 2次 VFの結果と等しくなる条件を導出する．次に，N×N 行列から

N/DのD×D行列へ議論を拡張する．最後に，再配置している入力信号および各

サブバンドに対するVFによって，サブバンド構造を導出する．本章において，ベ

クトル変数および行列の場合，添え字は要素の数を示す．スカラー変数の場合，特

に明記しない限り添え字は行と列を示す．さらに，時変変数の場合，特に明記し

ない限り，括弧内は時間を示す．表 5-1は方程式における変数の意味を示す．
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Table 5-1 List of variables.
Variable Meaning

xN(n) Input signal vector with tap length N (5.1)

HN second-order VF matrix with tap length N×N (5.1)

y2nd(n) Output signal of xN(n) and HN (5.1)

zN(n) Input signal transformed by AN (5.3)

GN second-order VF matrix transformed by AN (5.3)

AN Symmetric and orthogonal N×N matrix (5.3)

xD(n− dD) D-dimensional input signal vector (5.5)

HD(d1D, d2D) Second-order VF matrix with tap length D×D (5.5)

zD(n− dD) Input signal transformed by AD (5.8)

GD(d1D, d2D) second-order VF matrix transformed by AD (5.8)

zN/D(n, s) Input signal with sub-band index s (5.12)

GN/D(s1, s2) second-order VF matrix with sub-band indices s1 and s2 (5.12)

N 次元のベクトル xN(n)およびN×N 行列HN を以下のように定義する．

xN(n) =
[
x(n), x(n− 1), · · · , x(n− (N − 1))

]T

HN =


h2(0, 0) · · · h2(0, N − 1)

...
. . .

...

h2(N − 1, 0) · · · h2(N − 1, N − 1)


(5.1)

ここで，h2()は 2次Volterra核を表現している．さらに，式 (2.4)における y2nd(n)

は

y2nd(n) = xT
N(n)HNxN(n) (5.2)

のように表される．N×Nの対称な直交行列AN を定義するならば，AN はAT
N と

等しく，ANAN は単位行列となる．AN を用いることによって，ある変換領域に

直交変換できる．ただし，本論文ではこの変換領域を周波数領域の変換として議

論を進める．AN によって変換されるベクトル zN(n)と行列GN は次のように表
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現できる．

zN(n) = ANxN(n)

=
[
z0(n), z1(n), · · · , zN−1(n)

]T
GN = AT

NHNAN ,

=


g20,0(0, 0) g0,1(0, 0) · · · g20,N−1

(0, 0)

g21,0(0, 0) g1,1(0, 0) · · · g21,N−1
(0, 0)

...
...

. . .
...

g2N−1,0
(0, 0) g2N−1,1

(0, 0) · · · g2N−1,N−1
(0, 0)



AN =


a0,0 a0,1 · · · a0,N−1

a1,0 a1,1 · · · a1,N−1

...
...

. . .
...

aN−1,0 aN−1,1 · · · aN−1,N−1


(5.3)

したがって，変換された出力信号 yt2nd(n)は

yt2nd(n) = zTN(n)GNzN(n)

= (ANxN(n))
TAT

NHNAN(ANxN(n))

= xT
N(n)A

T
NA

T
NHN(ANAN)xN(n)

= xT
N(n)(ANAN)

THN(ANAN)xN(n)

= xT
N(n)HNxN(n)

= y2nd(n)

(5.4)

のようになる．すなわち，行列AN が対称かつ直交行列であるから，変換された

出力信号は式 (5.2)によって与えられた y2nd(n)と等しくなる．したがって，本章

ではAN が対称直交行列であると仮定する．言い換えれば，対称直交行列AN に
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よって変換された入力信号で更新されたAVFはAN によって変換された 2次VF

になる．

次に，式 (5.1)において部分ベクトルおよび部分行列によってそれぞれ分離され

たD次元のベクトル xN(n)およびD×D行列HN について議論する．D次元の部

分ベクトル xD(n− dD)とD×D部分行列HD(d1D, d2D)を

xD(n− dD) =
[
x(n− dD), x(n− 1− dD), · · · , x(n− (D − 1)− dD)

]T

HD(d1D, d2D) =


h2(d1D, d2D) · · · h2(d1D,D − 1 + d2D)

...
. . .

...

h2(D − 1 + d1D, d2D) · · · h2(D − 1 + d1D,D − 1 + d2D)


(5.5)

のように定義する．ここで，d, d1, d2は 0からN/D − 1までの整数であり，h2()

は 2次Volterra核を示す．xD(n− dD)とHD(d1D, d2D)はサンプル時間でDごと

に時間方向に対して xN(n)とHN からぞれぞれ切り離される．本章ではN/Dは

整数であると仮定する．したがって，式 (5.1)は

xN(n) =
[
xT
D(n), · · · ,xT

D(n− (N/D − 1)D)
]T

HN =


HD(0, 0) · · · HD(0, (N/D − 1)D)

...
. . .

...

HD((N/D − 1)D, 0) · · · HD((N/D − 1)D, (N/D − 1)D)


(5.6)

のように表現できる．ここで，xN(n)とHN は xD(n− dD)とHD(d1D, d2D)をぞ

れぞれ用いてDサンプルに分離される．仮に，N×N行列からN/DのD×D行列

へ議論を拡張するために式 (5.6)を (5.2)に置き換える場合，y2nd(n)は

y2nd(n) =

N/D−1∑
d1=0

N/D−1∑
d2=0

xT
D(n− d1D)HD(d1D, d2D)xD(n− d2D)

(5.7)

のように表現できる．ここで，式 (5.2)の計算は線形結合であるから，部分ベクト

ルxD(n)および行列HD(d1D, d2D)を用いて得られる演算結果の合計が式 (5.2)と
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等しくなることを式 (5.7)は示している．対称直交行列AN の議論をADに適用す

ると，D次元の変換されたベクトル zD(n − dD)およびD×Dの変換された行列

GD(d1D, d2D)は

zD(n− dD) = ADxD(n− dD)

=
[
z0(n− dD), z1(n− dD), · · · , zD−1(n− dD)

]T
GD(d1D, d2D) = AT

DHD(d1D, d2D)AD

=


g20,0(d1D, d2D) · · · g20,D−1

(d1D, d2D)
...

. . .
...

g2D−1,0
(d1D, d2D) · · · g2D−1,D−1

(d1D, d2D)


(5.8)

のように表される．ADは対称直交行列であるから，zD(n−dD)とADによって変

換されたGD(d1D, d2D)の演算結果は式 (5.7)と等しくなる．したがって，y2nd(n)

は

y2nd(n) =

N/D−1∑
d1=0

N/D−1∑
d2=0

zTD(n− d1D)GD(d1D, d2D)zD(n− d2D)

(5.9)

となる．式 (5.9)で示したタップ長N の入力信号と VFの畳み込み演算は時間領

域でN/Dの畳み込み演算に分離され，D×D行列ADを用いることによって変換

される．ここで，D×N/D入力信号行列ZD,N/D(n)を次のように定義する．

ZD,N/D(n) =
[
zD(n), zD(n−D), · · · , zD(n− (N/D − 1)N)

]
(5.10)

ここで，ZD,N/D(n)はN/DのD次元のベクトル zD(n)の全体のセットからなる．

したがって，ZD,N/D(n)もまたN/DのD次元ベクトルの全体のセットの転置行列

と等しくなるため，

ZD,N/D(n) =
[
zN/D(n, 0), zN/D(n, 1), · · · , zN/D(n,D − 1)

]T
(5.11)
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のように表される．ここで，N/D次元のベクトル zN/D(n, s)とN/D×N/D行列

GN/D(s1, s2)は zD(n− dD)とGD(d1D, d2D)における各要素として

zN/D(n, s) =
[
zs(n), zs(n−D), · · · , zs(n− (N/D − 1)D)

]T

GN/D(s1, s2) =


g2s1,s2 (0, 0) · · · g2s1,s2 (0, (N/D − 1)D)

...
. . .

...

g2s1,s2 ((N/D − 1)D, 0) · · · g2s1,s2 ((N/D − 1)D, (N/D − 1)D)


(5.12)

のように与えられる．ここで，s, s1, s2はそれぞれ 0からD − 1までの整数であ

る．s, s1, s2は周波数帯域を示し，g2は 2次Volterra核を示す．zN/D(n, s)は全体

のセットである ZD,N/D(n)から一つの周波数方向に分離することにより生成され

るため，zN/D(n, s)はある周波数帯域を計算するために必要な入力ベクトルの要素

を示す．zN/D(n, s)の議論を適用することによって，同様にGN/D(s1, s2)が生成さ

れる．式 (5.9)の計算は線形結合であるから，乗算の組み合わせを変えない限り，

演算順序を変更できる．したがって，各サブバンドにおいて再配置された入力信

号と 2次VFによってサブバンド構造を導くために式 (5.9)は式 (5.12)を用いて次

のように表現できる．

y2nd(n) =
D−1∑
s1=0

D−1∑
s2=0

zTN/D(n, s1)GN/D(s1, s2)zN/D(n, s2)

(5.13)

式 (5.12)における各サンプル周期はDであることに注意する．このようにして，

この周期は 1/D倍に減らされる．ADの各行がバンドパスフィルタとして見なさ

れる場合，概して，各フィルタの利得は 1である．式 (2.4)と比較して，式 (5.12)

を式 (5.13)に代入する．この場合，2次VFの出力信号は次のように示される．

y2nd(n) = D2

D−1∑
s1=0

D−1∑
s2=0

N/D−1∑
k1=0

N/D−1∑
k2=0

g2s1,s2 (k1D, k2D)

· zs1(n− k1D)zs2(n− k2D) (5.14)

ここで，s1と s2は各サブバンドのインデックスを示す．大きな値の s1と s2は高

周波のサブバンドを示す．
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変換された入力ベクトル zN/D(n, s)はレジスタを時間シフトすることによって，

得ることができない．なぜなら，変換された入力ベクトル zN/D(n+1, s)の要素は

直前の変換された入力ベクトル zN/D(n, s)を時間シフトして得られたものと異な

るからである．したがって，古い入力ベクトル zN/D(n− 1, s), zN/D(n− 2, s), . . . ,

zN/D(n− (D− 1), s)がD倍の遅延器もしくは遅延メモリに保存されなければなら

ない．入力信号 zs1(n), zs2(n)および 2次VF g2s1,s2(k1, k2)は次の手順で得ることが

できる．まず，x(n)と h2(k1, k2)が式 (5.6)に示されるようにそれぞれDとD2の

領域に分割される．次に x(n)と h2(k1, k2)が式 (5.7)に示されるようにADによっ

て変換される．それから，すべての入力信号とフィルタ係数が式 (5.10)を式 (5.11)

に置き換えることによって，各周波数帯域に対する時間インデックス順に保存さ

れる．最後に，保存された入力信号と係数の数はそれぞれ，DとD2の倍率で削減

される．式 (5.14)からDSAVFの数は 2つの入力信号の組み合わせ数に一致する．

例えば，入力信号をDの帯域に分割した場合，DSAVFの分割数はD2である．さ

らに，2次VFのタップ数がN の場合，g2d1,d2 (k1, k2)のタップ数がN/D2となる．

もし g20,0(k1, k2)のみを使用するならば，3章で提案した手法である文献 [33]およ

び [43]において，提案されている手法から得られる出力信号とそれぞれ一致する．

Fig.5-1はシステム同定におけるDSAVFのブロック図を示している．Fig.5-1に

おける SELECTORは zs(n)から周波数帯域に変換された入力信号である z0(n)か

ら zD−1(n)の間で二つの信号を選択する．Fig.5-1において誤差信号は

e(n) = d(n)− y(n) (5.15)

となる．ここで，d(n)は未知非線形システムの出力信号である．Normalized Least

Mean Square (NLMS)アルゴリズムに基づいたDSAVFの更新式は

GN/D(n+ 1, s1, s2) = GN/D(n, s1, s2)

+ µe(n)
zTN/D(n, s1)zN/D(n, s2)

(DzN/D(n, s1)zTN/D(n, s2))
2

(5.16)

となる．ここで，µはステップサイズパラメータと呼ばれ，収束速度と推定精度を

調整するために使用される．式 (5.14)およびFig.5-1では出力信号はサブバンド数
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d(n)
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zs (n)

1st-order

VF

NLMS

Figure 5-1 DSAVF in the system identification.
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に依存してD2倍され，式 (5.16)では更新量がサブバンド数に依存して 1/D2倍さ

れる．

5.3 Integrated Direct Subband Adaptive Volterra

Filter(IDSAVF)

一般のスピーカシステムは非線形性を有しており，その程度はどのようなスピー

カシステムを対象にするかに強く依存するが，その非線形性は概して低周波数帯

域に発生する．演算効率を向上するための効果的な手法を実現するためには小さ

い係数を自動的に削除し，その打ち切り戦略は対象とする未知システムに対応し

て調整されるべきである．4章で提案したDSAVFはフィルタ係数のパワーの総和

と入力信号パワーの積が大きい帯域を集中的に同定であるものの，分割数が大き

い場合の構造が非常に複雑となる．そこで，Integrated DSAVF (IDSAVF)と呼ば

れる新しい DSAVFの実現手法を本章で提案する．IDSAVFはある修正された入

力ベクトルを伴った単一のAVFによって構成され，コスト関数に基づいてあらか

じめ用意した候補からサブバンド数を切り替える機能と，適切なサブバンド数と

タップ長を選択する機能を持っている．

5.3.1 DSAVFの新しい実現手法

サブバンド数が増加するにつれて帯域分割された入力信号の組み合わせ数が指

数関数的に増加するため，DSAVFではより複雑なフィルタ構成が必要となる．こ

の課題を解決するために，DSAVFにおいて，新たな実現手法を提案する．概して

多くのフィルタから成るDSAVFにおいて提案法はシステム構成を簡略化できる．
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Figure 5-2 Relation between xN(n), zN/D(n, s), and z
′
N(n).
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DSAVFにおいて，N 次元ベクトル z
′
N(n)およびN×N 行列G

′
N は

z
′

N(n) =
[
zTN/D(n, 0), z

T
N/D(n, 1), · · · , zTN/D(n,D − 1)

]T
=

[
z
′
(n), z

′
(n− 1), · · · , z′

(n− (N − 1))
]T

G
′

N =


GN/D(0, 0) · · · GN/D(0, D − 1)

...
. . .

...

GN/D(D − 1, 0) · · · GN/D(D − 1, D − 1)



=


g

′
2(0, 0) g

′
2(0, 1) · · · g

′
2(0, N − 1)

g
′
2(0, 0) g

′
2(1, 1) · · · g

′
2(1, N − 1)

...
...

. . .
...

g
′
2(N − 1, 0) g

′
2(N − 1, 1) · · · g

′
2(N − 1, N − 1)


(5.17)

のように定義される．例えば，Dが 2ならば，z
′
N(n)が zN/2(n, 0)および zN/2(n, 1)

から構成されるベクトルである．ここで，z
′
N(n)と xN(n)はN 次元のベクトルで

ある．また，G
′
NとHNとの関係は z

′
N(n)とxN(n)との関係と同じである．Fig.5-2

はN = 8およびD = 2の場合における xN(n), zN/D(n, s), z
′
N(n)の関係を示して

いる．z4(n, 0)と z4(n, 1)はそれぞれダウンサンプリングされた低周波と高周波信

号である．z
′
8(n)は z4(n, 0)の後ろに z4(n, 1)を繋げることで生成される．Fig.5-2

に示されるように，入力ベクトルx(n)がシフトレジスタに保存される．なぜなら，

直前の入力ベクトルx(n)の要素をシフトすることによって新しい入力信号x(n+1)

をストアすることで新しい入力ベクトル x(n+1)を得ることができるからである．

また，式 (5.13)と式 (5.14)は

y2nd(n) = z
′T
N (n)G

′

Nz
′

N(n) (5.18)

y2nd(n) = D2

N−1∑
k1=0

N−1∑
k2=0

g
′

2(k1, k2)z
′
(n− k1)z

′
(n− k2)

(5.19)

のように表される．ここで，g
′
2(k1, k2), z

′
(n−k1), z

′
(n−k2)はそれぞれ式 (5.17)に

おける行列G
′
Nおよびベクトル z

′
N(n)の要素である．式 (5.19)は式 (2.4)と同様の
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形になっていることがわかる．つまり，式 (5.19)はその要素は異なるが通常の 2次

VFと同じ構成によって実現される．例えば，D = 2の場合，GN/D(s1, s2)とG
′
N

の間の関係は Fig.5-3に示されている．G
′
N はGN/2(0, 0), GN/2(0, 1), GN/2(1, 0),

GN/2(1, 1)からなる 2次Volterra核である．Fig.5-3に示されるように，低い周波

数領域を示すGN/2(0, 0)をそのまま同じ時間軸にコピーする．次に，バイリニアを

表すGN/2(0, 1)およびGN/2(1, 0)を時間方向 k1もしくは k2に対してそれぞれN/2

サンプルシフトし，コピーする．そして，高い周波数領域を表すGN/2(1, 1)を時間

方向 k1および k2に対してそれぞれN/2サンプルシフトし，コピーする．以上の操

作によりG
′
N は生成される．また，Fig.5-3に示されるように，z

′
(n)の各要素であ

る zTN/2(n, 0), z
T
N/2(n, 0)とG

′
N の各要素であるGN/2(0, 0), GN/2(0, 1), GN/2(1, 0),

GN/2(1, 1)とのそれぞれの畳み込み演算の出力の合計値はそれぞれ線形結合である

ため，z
′
(n)とG

′
N の畳み込み演算の出力信号と等しい．したがって，4つのダウ

ンサンプリングされたフィルタを一つのフィルタに統合できる．ここで，式 (5.14)

によって得られた出力は式 (5.19)によって得られた出力と等しい．なぜなら，式

(5.14)および式 (5.19)はそれぞれ積和演算の線形結合により出力信号を求め，そ

れぞれ乗算の組み合わせを変えずにその加算の順番のみを入れ替えているからで

ある．

一方，変換された入力ベクトル z
′
N(n+1)の要素は一つ前の時間ステップで変換

された入力ベクトル z
′
N(n)を単純に時間シフトすることによって得られる信号ベ

クトルとは異なるため，変換された入力信号 z
′
N(n)はシフトレジスタを利用して

得ることができない．したがって，古い入力ベクトル z
′
N(n − 1), z

′
N(n − 2), . . . ,

z
′
N(n− (D− 1))がD倍の遅延デバイスもしくはメモリに保存されなければならな

い．そして，新しい信号 z
′
(n)のみ各サンプル時間に計算される．D = 2の場合，

時刻 nにおける z
′
N(n)および時刻 n− 1における z

′
N(n− 1)がサンプル時刻ごとに

相当する２つのメモリを切り替える必要がある．上記のメモリ演算は式 (2.18)に

おける h
′
2(k1, k2)と入力信号と畳み込み演算を行なった場合の入力信号のメモリ状

態と同様になる．

Fig.5-4はメモリ管理を用いた入力信号の変換を伴う IDSAVFと呼ばれるDSAVF

の新しい実現手法を示している．Fig.5-4には IST，変換されたVFであるG
′
N，利
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Figure 5-3 Relation between GN/D(s1, s2) and G
′
N .

NLMS

IST

Unknown Nonlinear System

NLMS

NLMS

1st-order

VF

Figure 5-4 New method for DSAVF in the system identification.
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pIDSAVF

(a) Integrated direct sub-band AVF (IDSAVF).

pIDSAVF

(b) Transformed input signal vector.

Figure 5-5 Relationship between filter length N and elements of integrated direct

sub-band VF and corresponding input vector when D = 2.
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得調整D2がそれぞれ示されている．この実現手法において，G
′
N がHN と同じ

フィルタ構造であるため，一般的な適応アルゴリズム (例えば，NLMS)を使用す

ることができる．NLMSアルゴリズムに基づいた IDSAVFの更新式は

G
′
N(n+ 1) = G

′
N(n) + µe(n)

z
′T

N(n)z
′
N(n)

(Dz′
N(n)z

′T
N(n))

2

(5.20)

のように表される．

5.3.2 打ち切られた IDSAVF

本項では，演算量の観点で IDSAVFの利点を説明する．Fig.5-5はD = 2のとき

の対応する入力ベクトル z
′
N(n)におけるタップ長N と IDSAVFG

′
N の要素の関係

を示している．Fig.5-5において，pIDSAVFは打ち切られた長さである．Fig.5-5に

おける色付けされた領域は打ち切りされていない有効なフィルタ係数を示してい

る．Fig.5-5において右下のエリアが低周波成分を右上のエリアが高周波成分を他

のエリアがバイリニア成分を示している．したがって，対象とする非線形システ

ムがスピーカーシステムと同様に低域に主要な成分が存在するならば，適切なサ

ブバンド数Dおよび適切な打ち切りの長さ pIDSAVFを選択することによって演算

効率を改善することができる．ここで，高い推定精度を実現するために適切なサ

ブバンド数Dを選択することが重要である．一方，打ち切る長さ pIDSAVFはハー

ド性能に応じて決定される．したがって，次項では適切なサブバンド数Dを選択

するための方法について述べる．

5.3.3 サブバンド数の切り替え

適切なサブバンド数Dはシステム同定においてより低いNormalized Mean Square

Error (NMSE)となるため，NMSEに基づいてサブバンド数を切り替えることが

できる．ここで，NMSEは次のように定義される．

NMSE = 10 log10

∑
e2(n)∑
d2(n)

(5.21)
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しかしながら，サブバンド数Dを切り替えた時，入力ベクトルとフィルタ係数が

切り替え後のサブバンド数に適合するまで，NMSEが著しく増加する．したがっ

て，仮にサブバンド数が切り替わった場合，NMSEを維持するために入力ベクト

ルとフィルタ係数は現在のサブバンド数に適合するように切り替え前の係数から

変換する必要がある．また，単純な変換を実現するためにマルチステージ直交行

列を用いる．ここではHadamard行列を以下のように 2n × 2n直交行列にする．

A2 =

 1/2 1/2

1/2 −1/2



A2n =


A2

⊗
A2n−1 [1]
...

A2

⊗
A2n−1 [2n−1]


(5.22)

ここで，A2n [i]は行列A2nの要素の i番目の行からなる部分行列である．nは自然

数であり，
⊗
はKronecker積である．大きなNに対するA2n [i]の演算量は大きく

なるので，入力ベクトルとフィルタ係数を段階的に変換できるマルチステージで

の直交行列をサンプルごとに演算量を最大に削減するために適用する．

5.3.4 適切なサブバンド数のための探索アルゴリズム

NMSEの値は Fig.5-5における打ち切られた領域の大きさに依存する．仮に打

ち切られた領域に小さい係数値が多く含まれているならば，NMSEは小さくなる．

言い換えれば，この状況が適切なサブバンド数を意味する．一方，仮に大きな値

が打ち切った領域に多く含まれるならば，現在のサブバンド数が小さすぎるか大

きすぎるかである．したがって，自動的に適切なサブバンド数Dを決定するため

95



のDに対するコスト関数は以下のように定義される．

J(D) = 2D2

N−1∑
k1=D

N−pIDSAVF−1∑
k2=0

|g′

2(k1, k2)|

+ D2

N−1∑
k1=N−pIDSAVF

N−1∑
k2=N−pIDSAVF

|g′

2(k1, k2)|

(5.23)

ここで，Fig.5-5の pIDSAVFは打ち切った長さであり，正の整数かつ２のべき乗で

ある．コスト関数はフィルタ行列の破棄された部分の L1ノルムに基づいている．

破棄部分の L1ノルムが小さいならば，推定精度は適応の定常状態においてはほ

とんど劣化しない．提案する探索アルゴリズムのフローチャートを Fig.5-6に示

す．高い演算効率を得るために，提案する探索アルゴリズムはサンプル毎ではな

くある区間 L毎に実行される (例えば，L = fs．ここで fsはサンプリング周波数

である)．探索アルゴリズムにおいて，まず，最適なサブバンド数を探索するため

にサブバンド数の候補を事前に決定する．次に，候補となったサブバンド数ごと

のコスト関数の値からなるリストを用意する．現在のサブバンド数に対するコス

ト関数 J(Dnew)はリストに保存された前のコスト関数 J(Dold)と比較される．仮に

J(Dnew)が J(Dold)以下であれば，Dnewが保存され，Doldがリストから削除され

る．この比較を繰り返すことで最終的に最小のコスト関数値を持つ最適なサブバ

ンド数がリストに残る．しかしながら，対象とする未知システムが大きく変動し

た場合，コスト関数の値も同様に変動するため，現在のコスト関数を一旦リセッ

トする必要ある．この変動はNMSEの急激な上昇によって検出可能である．した

がって，NMSEが大きく上昇した場合，提案する探索アルゴリズムは探索アルゴ

リズムをリセットし，初期状態からコスト関数が最小化されるまで適切なサブバ

ンド数を探索し続ける．

5.3.5 提案する IDSAVFの演算量

本項では，提案する IDSAVFと従来法 (AVF，ASVF(delay)，ASVF(diagonal)，

APCVF，ASIVF，ISAVF)の演算量を比較する．Table5-2は従来法と提案法の演
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Figure 5-6 Flow chart of the search algorithm for an appropriate number of sub-

bands.
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算量を示している．ここで，pAVFは打ち切られたタップ数もしくは遅延器の長さ

を，pAVFd
は削除した FIRフィルタの数を，pAPCVFは削除されたブランチ数を，

pASIVFはデシメーションレートを，pIDSAVFは打ち切られたタップ長をぞれぞれ示

している．Table5-2における “Multiplication(Output)”はLサンプル時間ごとの全

体の乗算回数を示している．“Multiplication(Update)”は適応フィルタを更新する

ための演算量を示す．“Multiplication(Others)”は IST部においてサンプル時刻ご

とにxN(n)を z
′
N(n)に変換するための演算量，サブバンド数が変化した場合 z

′
N(n)

とG
′
N を再計算するための演算量，式 (5.23)におけるコスト関数を求めるための

演算量の合計を示している．ただし，これらの演算量は演算量を最小にするため

に対称性を考慮した 2次 VFを前提としている．IDSAVFは前項で説明したよう

に，デシメーション，2次VFへの入力ベクトル再配置，適切なサブバンド数の探

索を行う．Table5-2は具体例としてN = 128の場合について示している．ここで，

AVFにおける打ち切り数 pAVFを８とし，その他の手法におけるパラメータ pAVFd
,

pAPCVF, pASIVF, pIDSAVFは各手法の乗算回数が等しくなるように選んでいる．た

だし，pASIVF = 1の場合のASIVFの乗算回数がAVFより大きくなり，pASIVF = 2

の場合のASIVFの乗算回数がAVFの約 1/4になるため，pASIVFを 2とした．

IDSAVFにおいては，あらかじめ準備した候補からサブバンド数を切り替え，適

切なサブバンド数とタップ長を選択するため，その追加機能の演算量が存在する

が，それらの演算量は僅かであるため，IDSAVFはDSAVFとほぼ同じ演算量と言

える．
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Table 5-2 Comparison of computational complexity among the proposed and conventional methods of an AVF.
Multiplication (Output) Multiplication (Update) Multiplication (Others) Example (N = 128)

AVF, ASVF (delay) ((N − pAVF)
2 +N − pAVF + 1)L ((N − pAVF)

2 +N − pAVF + 1)L - 232336000(pAVF = 8)

ASVF (diagonal), ISAVF (N2 +N + 1− pAVFd
(pAVFd

+ 1))L (N2 +N + 1− pAVFd
(pAVFd

+ 1))L - 232528000(pASVFd
= 44)

APCVF (N2 + (2− pAPCVF)N − 2pAPCVF)L (N2 + (2− pAPCVF)N − 2pAPCVF)L - 232960000(pAPCVF = 16)

ASIVF ((N/pASIVF)
2 +N/pASIVF + 1)L ((N/pASIVF)

2 +N/pASIVF + 1)L - 65552000(pASIVF = 2)

IDSAVF (((N − pIDSAVF)
2 + (N − pIDSAVF))/2− 1)L (((N − pIDSAVF)

2 + (N − pIDSAVF))/2− 1)L (((N − pIDSAVF)
2 + (N − pIDSAVF))/2) log2D + 2 232381047(pIDSAVF = 8)
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Table 5-3 Simulation conditions.

Transform method Hadamard

Input voltage 1.0V

Length of unknown nonlinear system (N) 128

Update algorithm of AVF NLMS

Step size parameter of AVF 1.0

Sampling frequency 8kHz

5.4 シミュレーション結果

Figure 5-7 Second-order Volttera kernel of a loudspeaker system.

収束特性を比較するために，提案する IDSAVFと従来のAVF(AVF，ASVF(delay)，

ASVF(diagonal)，APCVF，ASIVF，ISAVF)でスピーカシステムの 2次非線形歪

みを同定する．Table5-3は本章における共通のシミュレーション条件を示し，Fig.5-

7はスピーカシステムの 2次Volterra核を示している．この核はVolterra級数展開

に基づいた 2次非線形性を表している．シミュレーションにおいて，ISAVFのサ

ブバンド数は２とした．また，それぞれの手法におけるパラメータ pIDSAVF, pAVF,

pASVFd
, pAPCVF, pASIVF, N はそれぞれの演算量が同じになるように設定した．た
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だし，同等の演算量になるパラメータが存在しないASIVFは除いている．具体的

には pIDSAV F = 8, pAV F = 8, pASV Fd
= 44, pAPCV F = 16, pASIV F = 2である．

Fig.5-8はすべての従来法のAVFと IDSAVFおけるそれぞれの収束特性の比較を

示している．また，Fig.5-9は IDSAVFおけるサブバンド数の推移を示している．

Fig.5-8より，ASIVFは演算量が他の手法より少ないが，NMSEの特性が良くな

い．Fig.5-8に示されるように，提案法である IDSAVFは従来法と同等の演算量で

ありながらもっとも優れたNMSEを得ることができている．Fig.5-8と Fig.5-9よ

り，IDSAVFは同定中にサブバンド数を切り替え，対象とする未知システムに合

うサブバンド数を見つけることでNMSEが収束する前に適切なサブバンド数Dを

探索していることがわかる．

ASIVF
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ASVF (delay)

ASVF (diagonal)

APCVF

ISAVF
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Figure 5-8 Comparison of convergence properties between IDSAVF and conven-

tional AVFs.
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5.5 結言

本章では，4章で提案したDSAVFの新しい実現手法である IDSAVFについて述

べた．提案した IDSAVFはDSAVFの積和演算で積の組み合わせを変えないよう

に IST部において入力信号を直交変換し，異なる周波数の信号を一つの入力信号

ベクトルとして並べる．さらに，同様に積和演算において積の組み合わせを変え

ないようにサブバンド毎のVFを一つの行列として並べることでDASVFを１つの

VFに統合できることを示した．また，IDSAVFとDSAVFの加算の順番は異なる

が，それぞれの出力信号は等しいことを示した．提案した IDSAVFは対象とする

非線形システムの特徴に合わせてタップ長の割り当てを適切に行うために，あら

かじめ用意した候補の中で適切なサブバンド数とタップ長の打ち切りの組み合わ

せをコスト関数を用いて探索できることも示した．最後にシミュレーションを通

じて，IDSAVFが同一の演算量を有する従来手法に比べて，優れたNMSEを実現

できることも示した．したがって，IDSAVFはVolterraフィルタの精度を保ちな

がら演算量を低減できる優れた手法であることを示すことができた．
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第6章 結論

本章では，本研究により得られた成果を要約するとともに，今後に残された課

題について述べる．

本論文では非線形信号処理の一つであるVolterraフィルタに関して，その演算

量削減について検討するとともに，その応用例としてスピーカシステムを対象と

したシステム同定および非線形歪み補正，ならびに音響エコーキャンセラについ

て検討を行った．その演算量削減手法としてマルチレート信号処理をVolterraフィ

ルタに適用し，各帯域でスピーカシステムの特徴に応じたフィルタ構成について

主に検討を行った．本論文においては大きくわけて３つの研究成果について紹介

した．

第 3章では，第一の研究成果として，マルチレート信号処理を用いた Volterra

フィルタについて述べた．線形化システムにおけるVolterraフィルタでは線形フィ

ルタと比較して，入力信号の帯域制限が厳しくなる．そのため，Volterraフィルタ

と入力信号との畳み込み演算において，その帯域制限によってVolterraフィルタ

には冗長性がある．そこで，マルチレート信号処理をVolterraフィルタに適用す

ることでその冗長性を排除し，演算量を削減する手法について提案した．シミュ

レーション上でスピーカシステムの非線形歪みを補正し，従来法と同程度の歪み

補正効果を保ちながら演算量を約 1/4に削減できることを示すことで，提案法の

有効性を示した．

第 4章では，第二の成果として，サブバンド適応 Volterraフィルタについて述

べた．スピーカシステムのような非線形性を有する未知システムを同定する際に，

第 3章で述べた入力信号に対する帯域制限は不要である．全帯域を処理する場合

においては，第 3章で述べた手法では処理できない帯域が発生して，推定精度を

高くすることができない．そこで，全周波数帯域を処理するために，各帯域をそ
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れぞれ分割して処理するサブバンド適応Volterraフィルタ（DSAVF）を提案した．

また，各帯域においてタップ長が異なる DSAVFを用いた非線形システムの同定

手法を提案し，シミュレーション結果より従来法と同程度の演算量で高い推定精

度を保てることを示すことで，提案法の有効性を示した．

第 5章では，第三の成果として，フィルタ構造を簡略化したサブバンドVolterra

フィルタ（IDSAVF）について述べた．サブバンド適応 Volterraフィルタの帯域

分割数が多くなる場合，各帯域の組み合わせ数が指数関数的に増加するため，そ

の構成が複雑になる．そこで，第 4章で述べたDSAVFを入力信号変換ブロックに

よって１つの適応 Volterraフィルタで構成する手法について述べた．次に，提案

する IDSAVFのタップ長を短くした場合，帯域分割数によって得られる推定精度

が異なることを示し，最も高い推定精度が得られる帯域分割数を自動的に求める

ことができるアルゴリズムを提案した．そのアルゴリズムを用いた IDSAVFによ

る非線形システムの同定において，シミュレーション結果より従来法と同等の演

算量で高い推定精度を保てることを示すことで，提案法の有効性を示した．以上，

本論文では演算量を削減するためにマルチレート信号処理技術をVolterraフィル

タに適用する方法について述べた．

今後の課題として，IDSAVFの探索アルゴリズムにおいてサブバンド数の候補を

事前に用意する必要があり，この候補が IDSAVFの性能に依存する．一方，IDSAVF

の IST部において従来手法と比較して多くのメモリを消費する．よって，今後の

取り組みとして，IDSAVFにおける探索アルゴリズムの改善およびメモリ効率の

改善が必要となる．また，本論文では提案手法についてオフラインかつパソコン

上での実装にとどまっている．提案手法を組み込みシステムを用いてオンライン

で実装する必要がある．
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