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1

第 1章

序論

1.1 背景

コンサートホールやスタジアム，映画やドラマのシーンなど，様々な音場の臨場感を再

現，創造する音場再現・再生技術の研究は，古くより音響研究者の興味の一つである．2

台のスピーカによるステレオフォニック（以下，ステレオ）再生から始まったその研究は，

前後感，左右感といった平面上の 2次元的な音響表現から，上下感も含めた 3次元的な音

響表現へと拡張されてきた．近年，その技術は，物理音響モデルに基づく方式と，心理音

響モデルに基づく方式とに大別される [1]．

物理音響モデルに基づく方式は，原音場での音響的な物理量を再生音場において忠実に

再現しようというものである．その一つである境界音場制御は，ホイヘンスの原理を理論

基盤とし，受聴位置を取り囲む閉曲面上の音圧と法線方向の粒子速度を制御し原音場と一

致させることにより，閉曲面内に原音場と同一の音場を再現する [1, 2]．この閉曲面を無

限大の平面とすると，閉曲面の内外はこの平面を境界とする二つの領域とみなすことがで

きる．この平面上での音圧を原音場と一致させることにより再生音場を制御する方法が波

面合成法である [3]．また，音圧の 3 次元的な方向分布を球面調和関数の和として展開，

解析し，受聴点に入射する音の方向性を再現するアンビソニックスも，物理音響モデルに

基づく方法の一つと考えることができる [4]．

一方，心理音響モデルに基づく方式は，人の音像*1定位知覚に係る心理・神経生理学的

な特性を利用したものである [1, 5]．2 チャンネルステレオとその拡張に基づくチャンネ

ルベース音響はその範疇に含まれ，本論文で提案するトランスオーラル再生法は，この

チャンネルベース音響を制御の対象としている．

2チャンネルステレオは，受聴者の前方に配置された L（Left）と R（Right）の 2台の

*1 距離と方向をもって知覚される感覚上の音源，音の像．
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Fig. 1.1: Amplitude panning

スピーカを用いて，そのスピーカ間での音像の広がり感や方向感，定位感を表現するもの

である．Fig. 1.1に示すように，同一の音源信号を Lチャンネル，Rチャンネルから異な

る音圧レベルで再生する振幅パンニングを基礎技術としており，その音圧レベル差により

受聴者の両耳位置で音源信号のレベル差と位相差を生じさせ，スピーカ間で音の方向感や

定位感を操作する．このようにしてスピーカ間に合成される音像を仮想音像という．L，

Rのスピーカは，受聴者の耳の高さ，正面方向を基準として，左右におよそ θ = 30◦ の間

隔をおいて配置される．このとき，仮想音像の方向を θ0 とすると，Lチャンネル，Rチャ

ンネルのゲイン gL，gR は
gL − gR

gL + gR
=

sin θ0
sin θ

(1.1)

あるいは
gL − gR

gL + gR
=

tan θ0
tan θ

(1.2)

により与えられる．式 (1.1)，(1.2)は振幅パンニングの代表的な計算式であり，前者をサ

イン則，後者をタンジェント則という．

5.1 サラウンドは，2 チャンネルステレオの L チャンネル，R チャンネルに加え，C

（Center）チャンネル，SL（Surround Left）チャンネル，SR（Surround Right）チャンネル

の計 5チャンネル，そして低音効果（Low Frequency Effects: LFE）用の LFEチャンネル

から構成される．LFEチャンネルはその再生周波数帯域から 0.1チャンネルとカウント，

表記される．Cチャンネルは前方音像の安定化，特に映像を伴う場合にはその映像との同

期を目的として追加され，SLチャンネル，SRチャンネルは後方からの広がり感，包まれ

感を実現するために追加された．2チャンネルステレオでは表現が困難であった左右方向

への音の移動感や広がり感，そしてサラウンドチャンネルによる包まれ感を表現するもの
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である．5.1サラウンドでも 2チャンネルステレオと同様に，振幅パンニングにより音像

の方向感や定位感を操作する．ただし，SLチャンネル，SRチャンネルは前方の Lチャン

ネル，Rチャンネル，Cチャンネルと比較して疎に配置されているため，音像の安定した

定位は困難である．

2チャンネルステレオや 5.1サラウンドは，受聴者の両耳を含む水平面上にスピーカを

配置した，いわば 2次元音響方式である．これに対して，水平面外にもスピーカを配置し

た 3次元音響方式が近年盛んに検討されている．例えば Auro Technologies社は，受聴者

の頭上，上方を含む 3レイヤーからなる 9.1，10.1，11.1，そして 13.1サラウンド Auro-3D

を提案，開発している．これらの音響方式では水平面に加え 3 次元的な音の到来や包ま

れ感を表現することが可能であり，振幅パンニングから拡張された VBAP法や 3次元振

幅パンニング技術が用いられている．第 5章で詳しく述べる 22.2マルチチャンネル音響

（以下，22.2ch音響）方式は，このチャンネルベース音響の最上位に位置する音響方式であ

る．頭上，上方に加え，受聴者の下方にもスピーカを配置し，3次元的な音の広がり感や

方向感，定位感を表現する．既存のマルチチャンネル音響方式との互換性を有し，2018年

に開始が予定されている 8Kスーパーハイビジョン（以下，8K SHV）の音響方式となる．

このように，2チャンネルステレオから始まるチャンネルベース音響は 2次元音響から

3次元音響へと発展してきたが，その表現力とシステム規模の拡大とに反比例して，一般家

庭への普及は敷居が高くなっている．敷居の一つはスピーカの数であり，推奨されるその

配置である．2チャンネルステレオでは前方に 2台だったスピーカは，5.1サラウンドでは

後方に，7.1サラウンドでは側方にサラウンドスピーカが追加された．その配置は国際電

気通信連合無線通信部門（International Telecommunication Union - Radiocommunication

Sector: ITU-R）の勧告に規定されており，そこから外れた配置では，音場の臨場感，音

像の移動感，定位感が低下することが示されている．それに対して，日本の一般家庭の部

屋やリビングルームは，マルチチャンネル音響を構成するには必ずしも適切とはいえない

広さとレイアウトである．日本オーディオ協会による調査でも，マルチチャンネル音響環

境を構築している家庭の多くで勧告基準から外れた配置となっていることが報告されてい

る [6, 7]．また，スピーカケーブルや電源ケーブルの配線，上方や下方へのスピーカの取

り付けの煩雑さも，その敷居を高くしている．

ライフスタイルの多様化も課題を複雑にしている．映像や音響コンテンツの視聴スタイ

ルは様々に細分化されてきており，それらを再生するデバイスもパソコンから携帯端末ま

で多様化が進んでいる．これらのデバイスはその簡便性と利便性ゆえに広く普及している

が，必ずしもマルチチャンネル音響を想定したものではないことが多い．
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1.2 本論文の目的

本論文の目的は，背景で述べたような視聴スタイルの変化に対し，より少ないスピーカ

で，より簡易にマルチチャンネル音響を視聴することができる再生法を提示することであ

る．本論文で提案するトランスオーラル再生法は，人の聴覚特性を利用し，音像を任意の

方向に定位知覚させる技術である．この技術を援用して，限定されたスピーカ配置により

マルチチャンネル音響を擬似再生する．また，トランスオーラル再生法を実現するために

は，上記の聴覚特性を表現する頭部伝達関数（Head-Related Transfer Function: HRTF）を

多方向にわたって測定する必要がある．その測定負荷を軽減するための多方向同時推定法

も提案する．

音響工学では，音響エコーキャンセラや振動制御，アクティブノイズコントロール

（Active Noise Control: ANC）などのごく限られた研究分野を除いて，現代制御以降の制

御理論をあまり積極的には取り入れてこなかった．これは，人の可聴域を制御対象とした

ときその周波数帯域幅が非常に広くなること，この周波数帯域幅をカバーするサンプリン

グ周波数が高くなることが主な理由として考えられる．高い周波数でのリアルタイム処理

や適応制御は，その制御器に高速な演算能力と広い作業領域を要求する．特に音場再現・

再生では多数の 2次音源を用いての多チャンネル制御が主流となっており，このチャンネ

ル数の増加により演算量も加速度的に増加する．上記の ANCにおいても，著者の知る限

り演算の高速化や演算量の低減を志向する研究が多く，組み合わせるパッシブ制御との兼

ね合いもあるが，その制御対象となる騒音も中・低周波数帯域に限定されるものがほとん

どであった．

しかし近年，汎用の DSP（Digital Signal Processor）や FPGA（Field-Programmable Gate

Array）が普及し，パーソナルコンピュータに搭載される CPU（Central Processing Unit）

のマルチコア化，作業領域となるメモリの低廉化が進んだ結果，特別な環境を整備しなく

とも十分な規模での高速演算が可能となった．また，多数のチャンネルを扱うための入出

力フォーマットやインターフェースが整備され，それらのフォーマットをサポートする電

気音響機器も増えている．こうした環境変化のもと，音場再現・再生や音源推定，3次元

収音などの様々な研究分野において，適応制御やロバスト制御を応用した新しい研究アプ

ローチが見られるようになってきた [8–11]．

本論文で提案するトランスオーラル再生法はもまた，その制御器をロバスト制御理論に

基づいて設計する．音場再現・再生技術の新しい研究アプローチとしてその進捗を示すこ

とも，本論文の目的の一つである．
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1.3 本論文の構成

本論文の構成は以下のとおりである．

第 2章では，本論文の基礎となる HRTFについて，その定義から測定，応用となるバイ

ノーラル再生法とトランスオーラル再生法までを概説する．

第 3章では，HRTFの測定時間を短縮する方法として，システム同定理論に基づく多方

向同時推定法を提案する．また，同定入力を一つのM系列（Maximum Length Sequence:

MLS）から作成する方法も示す．提案法では，HRTFの集合を多入力 1出力（Multi Input

Single Output: MISO）の有限インパルス応答（Finite Impulse Response: FIR）モデルとみ

なし，予測誤差法によりそのパラメータを推定する．1方向ずつの測定と比較することに

より，提案法の有効性を示す．

第 4 章では，出力追従制御を応用した状態空間でのトランスオーラル再生法を提案す

る．トランスオーラル再生法は，人の聴覚特性を利用し，音像を任意の方向に定位知覚

させる技術である．提案法では，トランスオーラル再生制御器の設計を，制御器の H∞
ノルムを評価指標とする凸計画問題として定式化する．制約の記述には線形行列不等式

（Linear Matrix Inequality: LMI）を用いる．トランスオーラル再生制御器の設計に係る制

御仕様が，適当な等価変換と変数変換により LMIに帰着されることを示す．

第 5章では，チャンネルベースの 3次元音響方式である 22.2ch音響方式を概説したの

ち，提案するトランスオーラル再生法の適用について述べる．22.2ch音響は多様な視聴ス

タイルが予想されるが，多くの場合，家庭で 24台のスピーカを配置することは困難と考

えられる．本章ではまず，ディスプレイに一体化される枠型スピーカアレイとラインアレ

イスピーカを用いた 22.2ch音響のトランスオーラル再生法について述べる．次に，同ス

ピーカを用いたシミュレーション実験により，提案する HRTFの多方向同時推定法とトラ

ンスオーラル再生法の有効性を示す．

第 6章では，本論文をまとめる．

本論文で用いる記号を Table 1.1にまとめる．ただし，サイズは必要に応じて記すこと

にする．また，本論文で用いる略記を Table 1.2にまとめる．なお，本論文では離散時間

線形時不変システムを対象とする．
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Table 1.1: Nomenclature

Notation Description

Rn The set of real vectors of size n

Rm×n The set of real matrices of size m × n

Cn The set of complex vectors of size n

Cm×n The set of complex matrices of size m × n

Sn
++ The set of positive definite matrices of size n × n

0m×n Zero matrix of size m × n

In Identity matrix of size n

z Any complex number working as phase shift in the z-domain
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Table 1.2: Important abbreviations

Abbreviation Full name

ANC Active Noise Control

ARIB Association of Radio Industries and Businesses

FPD Flat Panel Display

FIR Finite Impulse Response

HATS Head and Torso Simulator

HRIR Head-Related Impulse Response

HRTF Head-Related Transfer Function

IID Interaural Intensity Difference

ILD Interaural Level Difference

IPD Interaural Phase Difference

ITD Interaural Time Difference

ITU-R International Telecommunication Union - Radiocommunication Sector

LFE Low Frequency Effects

LMI Linear Matrix Inequality

Log-TSP Logarithmic Time-Stretched Pulse

MIMO Multi Input Multi Output

MISO Multi Input Single Output

MLS Maximum Length Sequence

OATSP Optimized Aoshima’s Time-Stretched Pulse

SD Spectral Distortion

SDP Semidefinite Programming Problem

SMPTE Society of Motion Picture and Television Engineers

TSP Time-Stretched Pulse

TSVD Truncated Singular Value Decomposition

YALMIP Yet Another LMI Parser
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第 2章

研究の背景

本論文で提案するトランスオーラル再生法は，人の聴覚特性を利用し，音像を任意の方

向に定位知覚させる技術である．本章では，このトランスオーラル再生法とその基礎と

なる頭部伝達関数（Head-Related Transfer Function: HRTF）について，その定義から測定

法，応用までを概説する．

2.1 頭部伝達関数

音像の定位知覚に係る最も信頼できる手掛かりは，両耳に到達する音の比較である [12]．

頭部の一方側にある音源から発する音は，左右の耳に入射する際に，その経路差により到

達時間と音圧に差を生じる．すなわち，遠い方の耳に入射する音は近い方の耳に入射する

音に比較して，時間的に遅れ，音圧は低くなる．この時間差を両耳間時間差（Interaural

Time Difference: ITD）といい，音圧差を両耳間レベル差（Interaural Level Difference: ILD）

という*1．人は，この ITDと ILDを手掛かりとして，主に水平面上での音像の定位を知

覚している．それぞれの寄与は音の性質によって異なってくるが，例えば定常的な正弦波

音の場合，頭部の大きさに対して波長の長い低周波数帯域では回折の結果として ILDが

小さくなり，ITDの寄与が大きくなる．逆におおよそ 1,500 Hzを境として，高周波数帯

域では ILDが重要となってくる [12]．

一方，仰角方向，とりわけ両耳間の音に差のほとんどない正中面において，音像の定位

知覚に重要な役割を果たすのが頭部や耳介である [12–14]．左右の耳に入射する音は，頭

部に対する入射方向によりそのスペクトルを変化させる．この変化は頭部や胴部における

反射や回折，耳介における共振に起因するものであり，入射方向に依存して特徴的なスペ

クトルパターンを形成する．人は，このスペクトルパターンと音の入射方向との関係を学

*1 ITD，ILDはそれぞれ両耳間位相差（Interaural Phase Difference: IPD），両耳間強度差（Interaural Intensity
Difference: IID）ともいわれる．
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Fig. 2.1: Example of an HRTF

習により獲得し，仰角方向の定位知覚の手掛かりの一つとしている．

これら ITDや ILD，入射方向に依存するスペクトルパターンなど，音像の定位知覚に

係る手掛かりを包含する伝達関数が HRTFである．HRTFは，自由音場において，頭のな

い状態での頭部中心に相当する両耳中心位置から，頭のある状態での両耳鼓膜位置あるい

は外耳道入口までの音響伝達関数として，または近似的に，頭外音源位置から両耳鼓膜位

置あるいは外耳道入口までの音響伝達関数として定義される，音源位置と周波数に係る伝

達関数である [15]．前述のスペクトルパターンは振幅特性上の特徴的なピークやノッチに

より構成され，これらピーク，ノッチはスペクトルキューと呼ばれる．例として，左側方

90◦ の HRTFを Fig. 2.1に，その時間領域表現である頭部インパルス応答（Head-Related

Impulse Response: HRIR）を Fig. 2.2に示す． Fig. 2.1 (a)は左耳の HRTF，(b)は右耳の

HRTFである．それぞれ上図は振幅特性，下図は位相特性を表す．振幅特性上に緩やかな

山を形成しているのがスペクトルキューのピークであり，比較的急峻な谷を形成している

のがノッチである．スペクトルキューの多くは 5 ∼ 10 kHzの間に存在する [16]．例えば，

4 kHz付近のピーク（P1）とそのピークよりやや高い周波数帯域に存在するノッチ（N1，

N2）は，P1を基準として N1，N2の中心周波数が音の入射角度に応じて遷移することか
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Fig. 2.2: Example of an HRIR

ら，正中面での音像の仰角知覚に重要な役割を果たすとされている [17]．Fig. 2.2 (a)は左

耳の HRIR，(b)は右耳の HRIRである．応答の立ち上がり前，無音区間の時間差が ITD

であり，応答の振幅差が ILDである．なお，Fig. 2.1に示す HRTFの測定はサンプリング

周波数 48 kHzで実施し，スピーカとマイクロフォンの特性および人の可聴域を考慮して

帯域を 20 Hzから 20 kHzに制限した．

2.2 頭部伝達関数の測定

HRTFは，その定義より，頭外音源位置から外耳道入口までの音響伝達関数を，音源位

置から両耳中心位置までの音響伝達関数で除した伝達関数として与えられる．通常，音源

位置から外耳道入口まで，音源位置から両耳中心位置までのインパルス応答をそれぞれ測

定し，フーリエ変換により伝達関数に変換したのち，周波数領域で除算することにより

HRTFを取得する．

2.2.1 インパルス応答の測定

インパルス応答の測定は，実際に人の特性を実測する方法と，HATS（Head and Torso

Simulator）やダミーヘッドを使用する方法の 2 種類があり，通常，音響無響室で実施さ

れる．

人の特性を実測する場合，その両耳の鼓膜近傍あるいは外耳道入口にマイクロフォンを

据え付ける．鼓膜近傍での測定には，主にプローブマイクロフォンが使用される．プロー
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(a) Whole picture (b) Enlarged picture

Fig. 2.3: Binaural microphone

ブマイクロフォンはプローブ拡張チューブとマイクロフォンを組み合わせた構成をしてお

り，外耳道のような狭い環境で，近傍の音場をあまり乱すことなく音圧を測定することが

できる．ただし，プローブ先端を外耳道奥に挿入しての測定となるため，外耳道内や鼓膜

を傷つけることがないよう安全に注意を払う必要がある．プローブマイクロフォンの据え

付けには耳科医の協力を得るべきとの指摘もある [14]．外耳道入口での測定は，鼓膜近傍

での測定の代替として実施される．これは，外耳道内の伝達関数が音源位置にはあまり依

存しないためである．外耳道入口での測定を目的として開発したバイノーラルマイクロ

フォンを Fig. 2.3に示す．カナル型イヤフォンとよく似た形状をしており，イヤーピース

を挿入したとき，外耳道入口より外を向くように小型のエレクトレットコンデンサマイク

ロフォンが備え付けられている．(a)は全体図，(b)はマイクロフォンカプセルの拡大図と

なる．イヤーピースは外耳道の大きさに合わせて交換することが可能であり，インパルス

応答は外耳道を閉塞した状態で測定される．

HATSはマウスシミュレータとイヤーシミュレータを組み込んだマネキンであり，その

形状は平均的な男性，女性の頭部と胴部の寸法に基づいて製作されている（Fig. 2.4）．人

の特性を実測する場合と同様に頭部や胴部の影響を再現した測定が可能であることから，

音響収録や音質評価，被測定者の負担が見込まれる測定などで広く使用されている．通

常，頭部と胴部を備えたマネキンを HATS，頭部のみのものをダミーヘッドというが，慣

習的に両者を区別することなくダミーヘッドということもある．

Fig. 2.5は上半球面のインパルス応答測定の様子である．スピーカは被測定者の頭部位

置を中心とする円弧上に 10◦ 間隔で配置されている．この距離は通常，スピーカより発せ

られる音波を平面波とみなして問題のない 1.2 ∼ 1.5 m程度とされており，図の測定では

1.3 mとした．音源となるスピーカから測定信号を順番に再生し，被測定者の外耳道入口



2.2 頭部伝達関数の測定 13

Fig. 2.4: HATS (Head and Torso Simulator)

に挿入されたバイノーラルマイクロフォンで応答を収音する．被測定者の座る椅子はス

テッピングモータによる回転機構を備えており，この制御により上半球面のインパルス応

答を 1方位ずつ測定する．

2.2.2 測定信号

測定信号は高い信号対雑音比（Signal to Noise Ratio: SNR, SN比）と広帯域の周波数特

性を持つ必要があることから，M 系列などの擬似ランダム信号，時間引き延ばしパルス

（Time-Stretched Pulse: TSP）[18]などのスイープ信号が使用される．TSP は，単位イン

パルスの位相を周波数の関数としてシフトすることにより，時間方向に引き延ばした信号

である*2．その一例として，OATSP（Optimized Aoshima’s Time-Stretched Pulse）[20]の

時間波形を Fig. 2.6に，Log-TSP（Logarithmic Time-Stretched Pulse）[21]の時間波形を

Fig. 2.7に示す．いずれの図も (a)は TSP，(b)はその逆特性を持つ FIRフィルタであり，

OATSP，Log-TSPともに TSPの最大振幅が −2 dB（Full Scale）となるように正規化して

いる．OATSPは，単位インパルスの位相を周波数の 2乗に比例してシフトした TSPをも

とに，ナイキスト周波数で位相が不連続となる問題を解消するよう修正した信号である．

*2 引き延ばされた TSPはパルスの範囲ではないということで Swept-sineと呼称されることもあるが，本論
文では慣習に倣い TSPと呼ぶことにする [19]．
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Fig. 2.5: Measurement of impulse responses in an acoustic anechoic chamber of the NHK
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Fig. 2.6: Optimized Aoshima’s Time-Stretched Pulse

信号長とスイープ区間を決定する整数 mに対して，その周波数特性 U(n)は

U(n) =


exp

j4mπn2

N2 , 0 ≤ n ≤
N

2

U∗(N − n),
N

2
< n < N

(2.1)
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Fig. 2.7: Logarithmic Time-Stretched Pulse

により与えられる．また，Log-TSPは，対数軸上で位相をシフトさせた信号であり，その

周波数特性 U(n)は

U(n) =


1, n = 0
exp( ja0n log n)

√
n

, 0 < n ≤
N

2

U∗(N − n),
N

2
< n < N

(2.2)

により与えられる．ただし，

a0 =
2mπ

(N/2) log(N/2)
(2.3)

である．また，式 (2.1)，(2.2)のいずれにおいても，nは離散周波数ビンを，N はその数

を，上付き文字 ‘∗’ は複素共役を表す．OATSP は白色のスペクトルを持つことから，全

周波数帯域に渡って等しい SN比での測定となる．一方，Log-TSPはピンク色のスペクト

ルを持つため，高周波数帯域に対する低周波数帯域の相対的な SN比が改善される [21]．

また，対数軸上で位相をシフトさせるため，高調波歪みに代表される非線形歪みの分離が

可能であるという特長を持つ [22]．いずれの測定信号を使用する場合も，収音された応答

に逆特性を持つ FIRフィルタを畳み込むことによりインパルス応答を得ることができる．

通常，測定信号を複数回連続して再生し，収音された応答を同期加算することにより SN

比の改善を図る．このとき，直前の測定信号に対する応答の折り返しが重畳されるため，

最初と最後の応答を切り捨てた上で，直線畳み込みではなく巡回畳み込みを適用する必要

がある．
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2.3 バイノーラル再生法

2.1節で述べたように，HRTFには ITDや ILD，振幅特性上のスペクトルキューなど，

音像の定位知覚に係る多くの特徴量が含まれている．そのため，HRTFを音源信号に作用

させる，すなわち所望方向の左右耳 HRIRを音源信号に畳み込み両耳に直接提示すること

により，任意の方向にその音像を定位知覚させることができる．このようにして生成され

る信号をバイノーラル信号，バイノーラル信号をヘッドフォンやイヤフォンにより提示す

る再生法をバイノーラル再生法という．また，バイノーラルマイクロフォンや HATS を

使って外耳道位置での信号を収音することをバイノーラル収音といい，その信号を両耳に

直接提示する再生法もまたバイノーラル再生法という．

Fig. 2.8 に典型的なバイノーラル再生の概略図を示す．バイノーラル再生法および 2.4

節で説明するトランスオーラル再生は，時間領域，周波数領域，z領域など様々な領域で

の処理に基づく再生法が提案されているが，ここでは概略説明のため領域を表す引数は省

略した．図中，Gl，Gr は左右耳の HRTFを表す．(a)は HATSを使って収音したバイノー

ラル信号をヘッドフォンにより両耳に直接提示する方法であり，(b)は音源信号に左右耳

の HRTFを作用させた信号をバイノーラル信号として，同側の耳に直接提示する方法であ

る．ヘッドフォンで受聴する場合，ハウジング内での反射や共振の影響により信号の周波

数特性が変化するため，その特性を逆フィルタにより補償する必要がある．Xl，Xr はその

ための補償フィルタである．

2.4 トランスオーラル再生法

バイノーラル信号をスピーカより提示することを考える．両耳に直接信号を提示するこ

とができるヘッドフォン受聴と異なり，スピーカ受聴の場合には，スピーカから同側耳へ

の信号の伝搬に加え，対側耳への信号の漏えい（クロストーク）が発生する．したがって，

このクロストークを抑制し，所望信号のみをそれぞれの耳に伝送するための補償処理が

必要となる．この補償処理をクロストーク・キャンセレーションといい，クロストーク・

キャンセレーションにより実現されるスピーカによるバイノーラル再生法を，ヘッドフォ

ンによる再生法と区別してトランスオーラル再生法という．

クロストーク・キャンセレーションに基づくスピーカ再生法は，Bauer [23]によって提

案され，後に Atal，Schroeder [24–26]の手によって定式化された．Schroederはマネキン

を使って測定したインパルス応答からクロストーク・キャンセラを設計し，各所のコン

サートホールで実施したバイノーラル録音の音響無響室でのスピーカ再生を試みている．

Schroederらの解析的な方法に対し，Damaskeら [27, 28]は，左右のスピーカに印加され
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Fig. 2.8: Schematic diagram illustrating binaural reproduction

る信号の遅延量と減衰量を試行錯誤により調整し，実験的にクロストーク・キャンセラを

設計する方法を提案した．Cooper，Bauck [29, 30]は，身体の左右対称性を仮定してモデ

ル化することにより，クロストーク・キャンセラの構造と処理手続きを簡単化した．逆に

安藤ら [31]は，頭部の非対称性を考慮したクロストーク・キャンセラの設計を提案した．

これら初期の研究は，主に受聴者の前方に配置された 2台のスピーカによる制御を対象と

しているが，現在のトランスオーラル再生法の基本形となっている．

Fig. 2.9に，2台のスピーカによる典型的なトランスオーラル再生の概略図を示す．た

だし，概略説明のため領域を表す引数は省略した．図中，Gp はそれぞれのスピーカから

左右耳までの HRTF を，Gt は左右耳に提示する所望方向の HRTF を，H はクロストー
ク・キャンセレーションのための制御器をそれぞれ表す．また，制御対象となる受聴者の

耳の位置を制御点，制御音源となるスピーカを 2次音源という．このとき，入力信号 uか

ら出力信号 yまでは
y = GpHGtu (2.4)

と表される．ただし，

y =
[

yl

yr

]
(2.5)
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Fig. 2.9: Schematic diagram illustrating transaural reproduction

であり，

Gp =

[
Gll

p Grl
p

Glr
p Grr

p

]
, H =

[
Hll Hrl

Hlr Hrr

]
, Gt =

[
Gl

t
Gr

t

]
(2.6)

である．

トランスオーラル再生法では，制御点において所望信号，すなわち入力信号に所望方向

の HRTFを作用させた信号が合成されるように設計される．これを式で表すと

y = Gtu (2.7)

となる．したがって，式 (2.4)，(2.7)の関係より，制御器 Hは Gp の逆システムとして設
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Fig. 2.10: Schematic diagram illustrating multichannel transaural reproduction

計される．
H = G−1

p (2.8)

この制御器の設計に関しては，様々なアプローチが検討されている．例えば周波数伝達

関数に基づく設計では，式 (2.8)は離散周波数ビンごとの逆行列計算となる．

H(n) = G−1
p (n), 1 ≤ n ≤ N (2.9)

ただし，

Gp(n) =
[

Gll
p(n) Grl

p (n)
Glr

p (n) Grr
p (n)

]
∈ C2×2 (2.10)

H(n) =
[

Hll(n) Hrl(n)
Hlr(n) Hrr(n)

]
∈ C2×2 (2.11)

であり，nは離散周波数ビンを，N はその数を表す．すべての離散周波数ビンに対して式

(2.9)を計算したのち，時間領域に変換し FIRフィルタとして実装する．

h(k) = F −1 [H(n)] (2.12)

ただし，F −1 [·]は逆フーリエ変換を表す．
Fig. 2.9は，左右耳の 2点を制御点とする，2台のスピーカによるトランスオーラル再

生を示しているが，これは 3台以上の複数スピーカを用いた方法に容易に拡張することが

できる．Fig. 2.10に，複数台のスピーカによるトランスオーラル再生の概略図を示す．図
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中，pは制御点の数を，mは 2次音源の数を表す．このとき，式 (2.10)，(2.11)は

Gp(n) =


G11

p (n) G12
p (n) . . . G1m

p (n)
G21

p (n) G22
p (n) . . . G2m

p (n)
...

...
. . .

...

Gp1
p (n) Gp2

p (n) . . . Gpm
p (n)

 ∈ C
p×m (2.13)

H(n) =


H11(n) H12(n) . . . H1p(n)
H21(n) H22(n) . . . H2p(n)
...

...
. . .

...
Hm1(n) Hm2(n) . . . Hmp(n)

 ∈ Cm×p (2.14)

となる．2次音源数を増やすとその数に比例して制御点の数も増やすことができるため，

複数スピーカによる制御は，受聴範囲を広げる有力な手段である．p = m かつランク落

ちが生じていないとき Gp(n)は正則となるため，H(n)は一意に定まる．p < mのとき式

(2.9)は劣決定問題となり，H(n)は不定となる．そのため，通常，Moore-Penroseの擬似

逆行列を式 (2.9)の解として用いる．

擬似逆行列は
H(n) = GH

p (n)
{
Gp(n)GH

p (n)
}−1

(2.15)

により求められる．ただし，上付き文字 ‘H’は複素共役転置を表し，式 (2.15)が解を持つ

ためには，Gp(n)GH
p (n) が正則である必要がある．また，擬似逆行列は特異値分解を用い

て以下のように求めることもできる．まず，Gp(n)の特異値分解を行う．

Gp(n) = U(n)
[
Σ(n) 0

]
VH(n), 1 ≤ n ≤ N (2.16)

ただし，U(n) ∈ Cp×p，V(n) ∈ Cm×m はユニタリ行列であり，Σ(n) ∈ Rp×p は対角成分に

Gp(n)の特異値 σi(n) (i = 1, · · · , p)を持つ対角行列である．

Σ(n) = diag
[
σ1(n), · · · , σp(n)

]
(2.17)

次に，Σ(n)の逆数を対角成分に持つ対角行列 Γ(n) ∈ Rp×p を計算する．

Γ(n) = diag
[
γ1(n), · · · , γp(n)

]
(2.18)

ただし，

γi(n) =


1
σi(n)

, σi(n) , 0

0, otherwise
(2.19)

である．式 (2.18)を用いて，擬似逆行列は

H(n) = V(n)
[
Γ(n)

0

]
UH(n) (2.20)
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と表すことができる．

以下，2台のスピーカによるトランスオーラル再生と同様に，すべての離散周波数ビン

に対して式 (2.20)を計算したのち，逆フーリエ変換により時間領域に変換し FIRフィル

タとして実装する．

2.5 頭部伝達関数に係る諸課題

2.5.1 頭部伝達関数の測定

HRTFの測定では，測定環境で混入する雑音の抑制が課題となる．そのために，測定を

実施する実験室の暗騒音を下げると共に，実験室内の反射物や遮蔽物をできるだけ排除す

る工夫が必要である. 特に多数のスピーカを使って多方向の HRTFを測定する場合，配置

されたスピーカやスタンドなどの測定冶具も反射物となる．また，人の特性を実測する場

合，測定時に被測定者の姿勢を維持するため背もたれや頭部を支持する保持具が用いられ

ることが多いが，これらの冶具も反射物として，その影響を考慮しなければならない．

スピーカやマイクロフォンなどの電気音響変換器や測定に使用する電気音響機器の発す

る雑音にも注意を払う必要がある．他の機器との干渉により生じるハム，スピーカへの過

大入力による音割れや歪み，アンプやスピーカの非線形性に起因する混変調歪みや高調波

歪み，ジッタによる位相雑音，そのほかコネクタの接触不良による雑音などがこれに該当

する．これらの雑音を抑制するためには，機器のダイナミックレンジや感度を考慮して測

定信号のレベルを適切に調整すると共に，ケーブルの防磁加工や機器間の同期の管理な

ど，雑音の種類に応じた対策を施さなければならない [32]．

HRTFの測定においてもう一つ課題となるのが，測定に費やされる時間である．HRTF

の測定は通常 1方向ずつ行われる．そのため，測定方向数が増加すると，その数に比例し

て長時間を要するようになり，測定作業が煩雑となる．例えば，人の聴覚における空間分

解能に基づいて水平面上の HRTF を測定する場合，その測定方向数は数十から数百とな

る．Fig. 2.5に示したように，通常，椅子あるいはトラバーサを回転させながらの順次測

定となるため，そのインターバルを含めると，測定時間は 1時間を超えることもある．

この測定時間を短縮する方法として，Zotkinら [33]は，ヘルムホルツの相反定理に基

づく相反法を提案した．これは，被測定者の外耳道入口に小型のスピーカを据え付け，そ

のスピーカより再生される測定信号を多方向に配置したマイクロフォンで収音する，通常

とは再生点と収音点を入れ替えた方法である．理論的には，複数方向の HRTF をその数

に制限なく同時に測定することが可能となるが，両耳に据え付けられる小型スピーカの周

波数特性や出力音圧，指向特性が検討課題となっている [34–36]．また，Majdakら [37]，

Pulkkiら [38]，Fukudomeら [39]はいずれも，スイープ信号を測定信号とする HRTFの
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連続測定法を提案した．この方法では，スイープする測定信号を，多方向から一定時間間

隔で再生する，あるいは被測定者の座るサーボ回転椅子を一定速度で回転しながら再生す

る．このとき，スイープする信号の一部をオーバーラップさせることにより測定時間の短

縮を図っている．測定時間の短縮とはやや異なるが，西野ら [40–42]，松本ら [43, 44]は，

ある限られた方向の HRTFを測定し，時間領域，周波数領域での線形補間やスプライン補

間，多項式近似により未測定方向の HRTF を内挿する方法を提案した．また，渡邉 [45]

は，HRTFを共通極・零点モデルとしてモデル化したのち，そのパラメータを内挿する方

法を提案した．これらの方法では，実際に測定する HRTFの割合と内挿される HRTFの

推定精度とがトレードオフの関係にあることが課題となっている．

2.5.2 バイノーラル再生法

2.3節でバイノーラル再生法を概説したが，この手続きにより得られるバイノーラル再

生の聴感は，実音源からの再生を直接受聴することにより得られる聴感とはやや異なるこ

とが知られている．その原因として次のようなものが考えられる [32]．

まず最も原初的な原因として挙げられるのが，HRTFの個人性である．頭部や胴部，耳

介の大きさや形状は個人により異なるため，HRTFも個人により異なっている．人は自身

の HRTFと音の入射方向との関係を学習する．そのため，HATSや他者の HRTFを用い

て生成されたバイノーラル信号を受聴するとき，提示される音像と知覚される音像の定位

にずれが生じることになる．

次に挙げられるのは，音響無響室で測定された HRTF には再生音場での反射や響きの

応答が含まれていないことである．反射音構造により得られる再生音場の空間情報は，音

像の定位知覚，特に距離知覚における手掛かりの一つである．この情報の欠落は，受聴者

に空間印象を錯覚させ，頭内定位や前後誤判定（Front-Back Confusion）を引き起こすと

考えられる．

受聴者の頭部運動が反映されないことも，原因の一つとして挙げられる．この説明とし

てしばしば用いられるのが混同の円錐（Cone of Confusion）である [12, 46]．頭部を球形

モデルで近似したとき，両耳中心位置を頂点として両耳を通過する直線を軸とする円錐上

の点に対し，両耳は常に一定の距離差となる．これは同円錐上に音源があるとき ITDが

常に一定であることを意味しており，音像の定位知覚に曖昧さをもたらす．このようなと

き，人は意識，無意識下での頭部運動により両耳と音源との相対位置関係を変化させ，こ

れに伴う ITDや ILD，スペクトルパターンの変化を曖昧さ解消のための情報として収集

していると考えられる．頭部の運動が許容されるとき音像の定位知覚が改善されるという

実験結果は多く報告されており [47]，人が学習するその手掛かりも，自然な頭部運動や姿

勢変化の中で獲得されると考えるのが自然である．
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最後に挙げられるのは，再現される HRTF の不完全性である．マイクロフォンにより

HRTFを測定した収音点とヘッドフォンやイヤフォンによりバイノーラル信号を提示する

再生点が一致しない，測定系や再生系の特性が正確に補正されないなど，様々な要因によ

り，測定された HRTFが再生時に正確に復元されないことがある．そのため，HRTF測定

時のマイクロフォンの据え付け法，イヤフォンや外耳道内特性の補正法などの研究が盛ん

に行われている [48, 49]．

これらの原因により引き起こされる定位知覚のずれや様々な誤判定は，よりよいバイ

ノーラル再生を実現させようという動機付けとなっている．HRTFの測定や測定系，再生

系の補正精度を高め，バイノーラル信号をできるだけ忠実に再現しようという物理的なア

プローチ，妥当な聴こえを生じさせる手掛かりに注目し，それら手掛かりから聴覚系での

認知に至るメカニズムを解明しようとする心理・神経生理学的なアプローチなど，バイ

ノーラル再生法に係る諸検討は，現在も精力的に取り組まれている．

2.5.3 トランスオーラル再生法

トランスオーラル再生法においても，バイノーラル再生法と同様に，HRTFの個人性や

不完全性による再生品質の低下がしばしば問題となる．HRTFの不一致は音像の定位感に

ずれを生じさせ，受聴者に不自然な聴感を与えることにより頭内定位や前後誤判定を引き

起こす．加えて，これらの個人性や不完全性，受聴環境の変化に起因する再生音場の不確

かさは，そのまま設計される制御器の不確かさとなる．この不確かさによりクロストーク

が効率的に抑制されなくなると，トランスオーラル再生自体が成立しなくなり，結果とし

て音像が 2次音源に定位して知覚されるようになる．

また，制御器のゲインはその不確かさや入力信号に混入する雑音成分を増幅する．増幅

された不確かさや雑音成分は受聴者に歪みやアーティファクトとして知覚され，振幅の大

きな周波数成分が含まれるような場合には，人の聴覚機構を損傷する危険もある．特に，

処理過程に逆システムを含むトランスオーラル再生法の場合，再生音場の音響伝達関数の

ノッチが，逆システムに思わぬピークを形成することがある．そのため，それらのピーク

が大振幅とならないよう，ワーストケースを想定して制御器を設計する必要がある．

Nelson，浜田らの研究グループは，制御器となる逆システムの設計に Tikhonovの正則

化法を導入し，逆システムのゲインにペナルティを課すことによりその増幅を抑制する方

法を提案した [50–57]．周波数伝達関数に基づく設計では，正則化法の基本式は

Hreg(n) = GH
p (n)

{
Gp(n)GH

p (n) + β(n)I
}−1

(2.21)

となる．ただし，Gp(n) ∈ Cp×m は再生音場の周波数伝達関数行列を表し，式 (2.21) では

p ≤ mとしている．また，Hreg(n) ∈ Cm×p は正則化法により求められる逆システムを表す．
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また，nは離散周波数ビンを表す．β(n)は正則化パラメータと呼ばれ，逆システムのゲイ

ンに課されるペナルティの重みを表す．この値が大きくなるほど逆システムのゲインが抑

制され，そのトレードオフとして精度は低下する．彼らの研究グループは逆システムを良

条件で設計するための 2次音源配置についても検討しており，Kirkeby，浜田ら [52,53,55]

はステレオダイポールを，Takeuchiら [56, 57]は OSD（Optimal Source Distribution）原

理に基づく OSDシステムを提案した．

鹿野，猿渡らの研究グループは，逆システムを構成する伝達関数の線形独立性を高

め，そのゲインを抑制する方法として，打ち切り特異値分解（Truncated Singular Value

Decomposition: TSVD）法の導入を提案した [8, 58–61]．周波数伝達関数に基づく設計で

は，まず，再生音場の周波数伝達関数行列 Gp(n)の特異値分解を行う．

Gp(n) = U(n)Σ(n)VH(n) (2.22)

ただし，U(n) ∈ Cp×p，V(n) ∈ Cm×m はユニタリ行列である．Σ(n) ∈ Rp×m は Gp(n)の特異

値 σi(n) (i = 1, 2, · · · )を要素として持つ行列である．簡単のため p ≤ mとし，Σ(n)上に特

異値は値の大きいものから順に並んでいるとすると，

Σ(n) =
[
Σp(n) 0p×(m−p)

]
(2.23)

となる．ただし，

Σp(n) = diag
[
σ1(n), · · · , σp(n)

]
, σ1(n) > σ2(n) > · · · > σp(n) (2.24)

である．次に，Σp(n)の逆数を対角成分に持つ対角行列 Γ(n) ∈ Rp×p を計算する．このと

き，小さな特異値（逆システムにおいては大きな特異値）を打ち切り 0に置換する．

Γ(n) = diag
[
γ1(n), · · · , γp(n)

]
(2.25)

ただし，

γi(n) =


1
σi(n)

, σi(n) > threshold

0, otherwise
(2.26)

である．式 (2.25)を用いて，逆システム Htsvd(n) ∈ Cm×p は

Htsvd(n) = V(n)
[
Γ(n)

0(m−p)×p

]
UH(n) (2.27)

により与えらえる．得られた逆システム Htsvd(n)は打ち切り数に応じてそのゲインが抑制

されると共に，フロベニウスノルムの意味で元の逆システムの最良近似となる．なお，打

ち切り数の決定については，あらかじめその数を決めておく方法，特異値を打ち切りの閾

値として用いる方法のほか，最大特異値と最小特異値の比として計算される条件数を打ち
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切りの閾値として用いる方法 [62]，再生音場のノイズ拡大と関連付けて打ち切り数を決定

する方法 [8]などが検討されている．

正則化法および TSVD法はいずれも，逆システムの精度をある程度犠牲にして良条件

での求解を可能とする，緩和処理法と考えることができる．比較的少ない計算量で実行可

能であることから，トランスオーラル再生法に限らず様々な音場再現・再生法で応用され

ている．例えば李ら [63]は，立体音響再生における多チャンネル逆システムの設計に正

則化法を用い，逆システムの再現精度を評価指標として正則化パラメータを決定する方法

を提案した．田中ら [64] は，雑音成分の分散を評価指標として，同じく正則化パラメー

タを決定する方法を提案した．また，浅井ら [62]は境界音場制御における再生音場の特

性のキャンセルに，Kurabayashi ら [65] は頭部運動を許容する動的トランスオーラル再

生法の設計に，それぞれ TSVD 法を用いている．一方，近似を伴わない逆システムの設

計法としては，Miyoshi ら [66] が室内音響の逆フィルタリング法として提案する MINT

（Multiple-Input/Output Inverse Theorem）法の応用が考えられる．

そのほか，近年ではロバスト制御理論の応用も検討され始めており，Samejimaら [11]，

佐藤ら [67]はともに，H∞ 制御による逆システムの設計法を提案している．
これら従来法はいずれも，非最小位相系である再生音場の逆システムを制御器としてい

る．そのため，因果性を満たすために遅延を伴う制御となること，緩和処理によりゲイン

を抑制する際に制御器の精度低下が避けられないことが課題となっている．また，逆シス

テムのゲインを陽に管理するための手続きが含まれていないため，得られる解が必ずしも

最適解となるとは限らない点も検討課題となっている．

以上整理した課題を背景として，本論文では，HRTFの測定時間を短縮する多方向同時

推定法と，トランスオーラル再生制御器のゲインを抑制しつつ，制御に係る遅延を最小限

に抑えたトランスオーラル再生法を提案することを目的とする．
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第 3章

システム同定理論に基づく頭部伝達
関数の多方向同時推定

頭部伝達関数（Head-Related Transfer Function: HRTF）の測定では，測定方向数に比例

して増加する測定時間が課題となる．人の特性を実測する場合，被測定者は終始姿勢を

正した状態を維持する必要があるため，長時間の測定は身体的負担となることも考えら

れる．

本章では，多方向の頭部インパルス応答（Head-Related Impulse Response: HRIR）を

MISO FIR モデルとみなし，システム同定理論に基づいて同時に推定する方法を提案す

る．MISO FIRモデルの推定にあたって，その同定入力を一つの M系列から作成する方

法が提案されている [68]．本章では，HRIRの推定に適用するために同方法を修正した，

同定入力の作成法も提案する [69]．

3.1 予測誤差法による頭部伝達関数の同時推定

Fig. 3.1に提案する同時推定法の概略図を示す．被測定者の周囲，HRTFの測定方向に

音源となるスピーカを配置する．このとき，各測定方向から左右耳までの HRIR の集合

は，音源を入力端，左右耳の外耳道入口を出力端とする多入力多出力（Multi Input Multi

Output: MIMO） FIR システムと考えることができる．更に，左右耳の HRIR は独立し

たシステムとなることから，左耳と右耳のそれぞれの外耳道入口を出力端とする二つの

MISO FIR システムと考えることができる．図中，y(k) は離散時間の時刻 k における左

耳での出力，ui(k) (i = 1, 2, · · · ,m) は i 番目の入力を表す．m は音源の数，すなわちシ

ステムの入力数である．提案法では，この音源より測定信号を同時に再生し，被測定者

の両耳外耳道入口でその応答を収音する．この測定信号と収音された応答を同定入出力

ui(k) (i = 1, 2, · · · ,m)および y(k)として，左右耳の HRIRを予測誤差法により推定する．
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Fig. 3.1: Schematic diagram illustrating simultaneous estimation of HRTFs
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Fig. 3.2: Block diagram illustrating simultaneous estimation of HRTFs

m入力 1出力の n次MISO FIRモデルは

y(k) = θT
1 u1(k) + θT

2 u2(k) + · · · + θT
mum(k) + w(k) (3.1)

と表される．ただし，ui(k)は i番目の入力 ui(k)から構成される入力ベクトル，θi は i番

目の FIRモデルのパラメータベクトル，すなわち i番目の方向の HRIRを表し，それぞれ

ui(k) =


ui(k − 1)
ui(k − 2)
...

ui(k − n)

 , θi =


θi1
θi2
...
θin

 (3.2)

である．また，w(k)は出力に混入する正規性白色雑音を表す．式 (3.1)をブロック線図で

表したものが Fig. 3.2である．入出力信号長を N として式 (3.1)を時刻 k = 1, · · · ,N まで
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並べると，
yN = UNθ + wN (3.3)

と書き表すことができる．ただし，

yN =


y(1)
y(2)
...

y(N)

 , UN =


U1
U2
...

Um


T

, θ =


θ1
θ2
...
θm

 , wN =


w(1)
w(2)
...

w(N)

 (3.4)

であり，

Ui =


ui(0) ui(1) · · · ui(N − 1)

ui(−1) ui(0) · · · ui(N − 2)
...

...
. . .

...
ui(1 − n) ui(2 − n) · · · ui(N − n)

 (3.5)

である．式 (3.3)は，時刻 k − 1までの過去の入出力と現時刻 k の出力との関係を表して

いる．この関係式に基づく出力 yN の 1段先予測値 ŷN は

ŷN = UNθ (3.6)

により与えられる．

予測誤差法とは，この予測値に基づく予測誤差から構成される評価関数を最小化する推

定値を計算する，パラメータ推定法の総称である [71]．予測誤差の大きさの測度として 2

次関数を用いると最小 2乗法となる．このとき，評価関数 JN は

JN(θ) =
1
N
||yN − UNθ||22 (3.7)

となる．これを最小化する最小 2乗推定値 θ̂は

θ̂ = R−1
N f N (3.8)

により計算される．ただし，

RN =
1
N

UT
NUN, f N =

1
N

UT
NyN (3.9)

とおいた．

3.2 同定入力の作成

式 (3.8)が最小 2乗推定値として解を持つためには，同定入力 ui(k) (k = 1, · · · ,N)によ

り構成される行列 RN が正定値行列である必要がある．この条件を満たす入力は，次の補

題 3.1に基づいて作成することができる [68, 72]．
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補題 3.1� �
m入力 1出力 n次 FIRモデルは，次の条件を満たすとき，周期 T のM系列を lサン

プルずつ巡回シフトさせて作成した m個の入力を用いて同定することができる．

l > n (3.10)
T > n + (m − 1)l (3.11)� �

補題 3.1 は，FIR モデルの次数が既知であること，この FIR モデルの次数を基準とし

て決められる巡回シフト幅内に入力に対する応答が 0 に収束することを仮定している．

HRIRの場合，その長さは一般に，48 kHzのサンプリング周波数で 128 ∼ 512サンプル

とされている．したがって，FIRモデルの次数は既知としてよく，測定を残響のない音響

無響室で実施し，かつ測定冶具などでの反射を抑制することができるのであればこの仮定

が成立する．しかし，この仮定が成立しないとき，すなわち巡回シフト幅より遅れて反射

や残響が混入するときには，隣接する入力の応答が相関を持つようになるため良条件での

求解が困難となり，FIRモデルの推定精度が大幅に低下する．そこで補題 3.1に，入力の

巡回シフト幅 lが FIRモデルの次数 nより大きく，かつ応答の収束時間（サンプル数）nc

よりも大きいという制約を追加する．この追加により，次に示す定理 3.1が導かれる．
定理 3.1� �
m入力 1出力 n次 FIRモデルは，次の条件を満たすとき，周期 T のM系列を lサン

プルずつ巡回シフトさせて作成した m個の入力を用いて同定することができる．た

だし，nc は応答の収束時間（サンプル数）である．

l ≥ max{nc, n} (3.12)
T ≥ max{nc, n} + (m − 1)l (3.13)� �

以下に入力の具体的な作成手続きを示す．なお，推定する FIR モデルの次数 n は既知

とする．

1. FIRモデルの次数 nおよび応答の収束時間 nc より大きい値として，巡回シフト幅

lを定める．ただし，lを大きくすると，それに比例してM系列の周期 T も長くす

る必要があることに留意する．

2. 次式に示す原始多項式より，シフトレジスタ数 ns のM系列を作成する．

ms(k) = ms(k − 1) ⊕ ms(k − ns) (3.14)

ただし，⊕は排他的論理和を表す．また，T = 2ns − 1は，lサンプルの巡回シフト

を入力数 m − 1回繰り返してもなお一巡しないよう十分に大きくする．予測誤差法

の計算過程で必要となる計算時間および計算機上の作業領域は，T の大きさに応じ
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て増加する．したがって，測定時間と後処理時間，求められる推定精度，後処理に

使用する計算機のスペックを総合的に判断して lと ns を定める必要がある．

3. 作成したM系列を 1番目の入力

u1(k) = ms(k) (3.15)

とする．

4. 1番目の入力 u1(k)を時間軸上で lサンプルだけ負の方向に巡回シフトしたものを

2番目の入力

u2(k) =

ms(k + l), 1 ≤ k ≤ T − l
ms(k + l − T ), T − l < k ≤ T

(3.16)

とする．

5. 以下同様に，i番目（i = 2, 3, · · · ,m）の入力 ui(k)は，i − 1番目の入力 ui−1(k)を時

間軸上で lサンプルだけ負の方向に巡回シフトしたものとする．

ui(k) =

ms(k + (i − 1)l), 1 ≤ k ≤ T − (i − 1)l
ms(k + (i − 1)l − T ), T − (i − 1)l < k ≤ T

(3.17)

この手続きに従って作成した入力を用いることより，隣接する応答への反射や残響の混

入が回避され，FIRモデルの推定精度が改善される．

3.3 実験 1: 頭部伝達関数の多方向同時推定実験

提案する HRTF の同時推定法の有効性を検証するため，1 方向ずつの測定との比較実

験を実施した．本節ではまず，補題 3.1 に基づいて同定入力を作成し，これを測定信号

として同時推定に用いた場合の結果を示す．リファレンスとなる 1 方向ずつの測定には

OATSPを測定信号として用いた．また，リファレンスと比較しての誤差の評価指標には

スペクトル歪み（Spectral Distortion: SD）を用いた*1．

3.3.1 実験条件

実験は，NHK 放送技術研究所の防音室で実施した（Fig. 3.3）．防音室の残響時間は

500 Hz で 0.18 s である．Fig. 3.4 に音源となるスピーカの配置を示す．被測定者の両耳

中心位置を含む水平面を仰角 φ = 0◦ として，φ = 0◦ の層には 24台，φ = 30◦,−30◦ の層

には各 12台，φ = 60◦ の層には 8台，そして天頂となる φ = 90◦ の層には 1台の計 57台

*1 文献によりスペクトル距離（Spectral Distance: SD）と記述されることもある．定義は同一であり，その
略記も同じ SDとなる．
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Fig. 3.3: Measurement of impulse responses for simultaneous estimation in a sound proof

room of the NHK Science and Technology Research Laboratories

Table 3.1: Experimental conditions in experiment 1

Site Soundproof room at NHK STRL

Reverberation time (s) 0.18 at 500 Hz

Number of estimation directions 57 directions

Number of subjects 20 human subjects and HATS (KEMAR Type 45BA)

のスピーカを，球上 5層に渡って等間隔で配置した．なお，被測定者の正面方向を方位角

θ = 0◦ とし，天頂より見て反時計回りに正とした．各スピーカから被測定者の両耳中心位

置までの距離は 1.8 mである．被測定者の周囲，測定方向に多数配置したスピーカとその

治具は反射物となるため，吸音材を巻いてその影響を低減した．

実験条件を Table 3.1 にまとめる．被測定者は HATS と成人被測定者 20 名とした．

HATS での測定にはイヤーシミュレータと外耳道入口に内蔵されるコンデンサマイクロ

フォンを使用し，人の実測では第 2 章で説明したバイノーラルマイクロフォンを使用

した．

測定信号を Table 3.2 にまとめる．同時推定に用いる同定入力は，シフトレジスタ数

ns = 15のM系列より作成した．このとき信号長 N（周期 T）は 215 − 1サンプルとなる．

サンプリング周波数は 48 kHz，量子化ビット数は 24 ビットとした．FIR モデルの次数
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Fig. 3.4: Loudspeaker arrangement

Table 3.2: Input signals in experiment 1

MLS OATSP

Sampling frequency (kHz) 48 48

Bit depth (bits) 24 24

Signal length (sample) 215 − 1 216

Cyclic shift length (sample) 520 -

Model order 128 -

Sound pressure level (dB, A-weighted) 67 65

n は主応答が十分に収束する 128 次とし，巡回シフト幅 l はこれより長い 520 サンプル

とした．また，リファレンスとする 1方向ずつの測定で用いる OATSPの信号長は M系

列より長い 216 サンプルとした．サンプリング周波数，量子化ビット数は M系列と同じ

48 kHz，24ビットとした．

同時推定では，測定信号となる同定入力をスピーカより同時に再生し，その応答を左右

耳位置のマイクロフォンで収音した．一方，1方向ずつの測定では，測定信号を各スピー

カから順番に再生し，応答をその都度収音した．ただし，いずれの測定でも，スピーカと

マイクロフォンの特性により，応答の帯域を 20 Hz から 20 kHz に制限した．実験音圧

レベルは，同時推定ではピークを 67 dB（A-weighted），1 方向ずつの測定ではピークを
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65 dB（A-weighted）とし，いずれも被測定者がいない状態での両耳中心位置において調

整した．通常の測定ではスピーカが歪まない範囲で測定系のゲインが最大となるよう調整

するが，測定が長時間に及ぶため，被測定者の負担を考慮してやや低めの音圧とした．

3.3.2 実験結果

推定例として，水平面上 (θ, φ) = (0◦, 0◦)，(90◦, 0◦)，(180◦, 0◦)，(270◦, 0◦) の音源から

HATS への HRIR の周波数特性を Fig. 3.5 に，正中面上 (θ, φ) = (0◦,−30◦)，(0◦, 30◦)，

(0◦, 60◦)，(0◦, 90◦)の音源から HATSへの HRIRの周波数特性をを Fig. 3.6に示す．図中，

赤実線は OATSP を用いて 1 方向ずつ測定した HRIR の周波数特性であり，青実線は M

系列を用いた同時推定により得られた HRIR の周波数特性である．なお，全 57 方向の

HRIRの振幅のピークが −2 dB（Full Scale）となるよう正規化した．Fig. 3.5は推定精度

に方位依存性があること示しており，(c) (d) (g) (h) を見ると，音源と同側耳の HRIR は

精度よく推定されているが，頭部の陰となる対側耳の HRIRは 1方向ずつ測定した HRIR

から誤差が生じている．一方，Fig. 3.6では，推定精度に仰角依存性はそれほど見られな

かった．

この誤差を定量的に評価するため，次式により定義される SDを物理評価指標として導

入する．

SD =

√√√
1
N

N∑
n=1

(
20 log10

|HOATSP(n)|
|HM(n)|

)2

(dB) (3.18)

ただし，nは離散周波数ビンを，N はその数を表す．SDは二つの振幅スペクトルの差異

を対数軸上で評価し，全周波数帯域において平均化したものである．その値が小さいほど

誤差が小さいことを示し，人の聴覚特性とよく整合する尺度として，音声情報処理などの

分野でよく用いられる．

まず，HATSの HRIRについて，水平面各方向の SDを Fig. 3.7に，正中面各方向の SD

を Fig. 3.8に示す． Fig. 3.7は，同側方向の HRIRでは小さく抑えられている誤差が，対

側方向に移るに従い徐々に大きくなることを示している．これは，主応答の収束後に到来

する残響，反射の影響により，振幅の小さい HRIRから SN比が低下したためと考えられ

る．左右耳で SDの推移が非対称となっているが，これは HATS（KEMAR Type 45BA）

およびイヤーシミュレータの形状が，人の身体と同様に左右非対称になっているためであ

る．一方，Fig. 3.8 では，大きな仰角依存性は見られなかった．なお，左耳での平均 SD

は 2.6 dB，右耳での平均 SDは 2.7 dBであった．

次に，20名の被測定者の HRIRについて，左右耳それぞれ 57方向，計 114方向の平均

SDの分布を Fig. 3.9に示す．各被測定者の平均 SDは 2.5 ∼ 3.5 dBの範囲にあり，中央

値は 2.9 dBであった．



3.3 実験 1: 頭部伝達関数の多方向同時推定実験 35

5 10 15 20

Frequency (kHz)

-8

-6

-4

-2

0

Ph
as

e 
(d

eg
.)

×103

direction-by-direction
simultaneous

5 10 15 20
-60

-40

-20

0

20

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

(a) θ = 0◦ left ear

5 10 15 20

Frequency (kHz)

-8

-6

-4

-2

0

Ph
as

e 
(d

eg
.)

×103

5 10 15 20
-60

-40

-20

0

20

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

(b) θ = 0◦ right ear

5 10 15 20

Frequency (kHz)

-8

-6

-4

-2

0

Ph
as

e 
(d

eg
.)

×103

5 10 15 20
-60

-40

-20

0

20

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

(c) θ = 90◦ left ear

5 10 15 20

Frequency (kHz)

-8

-6

-4

-2

0

Ph
as

e 
(d

eg
.)

×103

5 10 15 20
-60

-40

-20

0

20

M
ag

ni
tu

de
 (

dB
)

(d) θ = 90◦ right ear

Fig. 3.5: Frequency characteristics of estimated HRIRs (horizontal plane, red solid line:

direction-by-direction measurement, blue solid line: simultaneous estimation)
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Fig. 3.5: Frequency characteristics of estimated HRIRs (horizontal plane, red solid line:

direction-by-direction measurement, blue solid line: simultaneous estimation)
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Fig. 3.6: Frequency characteristics of estimated HRIRs (median plane, red solid line:

direction-by-direction measurement, blue solid line: simultaneous estimation)
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Fig. 3.6: Frequency characteristics of estimated HRTFs (median plane, red solid line:

direction-by-direction measurement, blue solid line: simultaneous estimation)
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Fig. 3.7: SDs of estimated HRTFs (horizontal plane)
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Fig. 3.8: SDs of estimated HRTFs (median plane)

人の聴覚における空間分解能は方向によって異なっており，HRIRの畳み込まれた音源

の歪みの検知限も音源の方向や種類，運動の有無などの諸条件により異なっている．ま

た，歪みを許容する程度も受聴者の訓練度合いにより異なることから，SDの許容限を一

概に定めることは困難である．例えば，HRIRを畳み込んだ音源の移動感を表現するため

には，SDは 6.0 dB程度に抑えられる必要があるとされている．また，音像の定位知覚さ

れる方向を正しく表現するためには，これより低く 3 dB以下とされている [73]．自身の

HRTFを基準として許容される歪みを調べると，SDは更に低くなり，音源の種類への依
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Fig. 3.9: Distribution of average SDs of 20 subjects

存が高くなる．例えば，音源として楽音を用いた音像定位実験では，同側耳で 2 ∼ 3 dB

程度，対側耳で 5 ∼ 7 dBが SDの許容限となる．音源として白色雑音を用いた場合では，

おおよそ 2 dB以下となる [74]．これらの知見に鑑みるに，音像の定位感について「その

差は分かるが気にならない」許容限の範囲にある推定精度である．

3.4 実験 2: 提案する同定入力を用いた多方向同時推定実験

実験 1では，補題 3.1に基づいて巡回シフト幅を 520サンプルとして同定入力を作成し

た．これは，サンプリング周波数を 48 kHzとしたときの HRIRのサンプル数として，一

般的に 128 ∼ 512サンプルが選ばれることを根拠としている．しかし，防音室の残響時間

は 500 Hzで 0.18 sであることから，主応答の収束後に到来する残響，反射の影響により，

特に頭部の陰となる対側耳において HRIRの推定精度が低下した．

そこで本節では，定理 3.1に基づいて巡回シフト幅をこの残響時間より大きく設定して

同定入力を作成し，これを測定信号として同時推定に用いた場合の結果を示す．リファレ

ンスとなる 1方向ずつの測定には実験 1と同様に OATSPを測定信号として用いた．併せ

て補題 3.1に基づいて同定入力を作成し，これを測定信号とした同時推定と比較すること

により，定理 3.1の妥当性と有効性を検証した．
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Table 3.3: Experimental conditions in experiment 2

Site Soundproof room at NHK STRL

Reverberation time (s) 0.18 at 500 Hz

Number of estimation directions 24 directions on the horizontal plane

Subjects HATS (KEMAR Type 45BA)

Table 3.4: Input signals in experiment 2

MLS (8,640) MLS (520) OATSP

Sampling frequency (kHz) 48 48 48

Bit depth (bits) 24 24 24

Signal length (sample) 218 − 1 218 − 1 218

Cyclic shift length (sample) 8,640 520 -

Model order 128 128 -

Sound pressure level (dB, A-weighted) 65 65 65

3.4.1 実験条件

実験は，実験 1と同じ NHK放送技術研究所の防音室で実施した．音源となるスピーカ

は仰角 φ = 0◦，水平面上の 24台を使用した．

実験条件を Table 3.3にまとめる．被測定者は HATSとした．

測定信号を Table 3.4にまとめる．同時推定に用いる測定信号は，巡回シフト幅を大き

く設定する必要から，シフトレジスタ数 ns = 18の M系列より作成した．このとき信号

長 N（周期 T）は 218 − 1サンプルとなる．サンプリング周波数，量子化ビット数は実験

1と同じ 48 kHz，24ビットとした．FIRモデルの次数 nは 128次とし，巡回シフト幅 l

は式 (3.12)に従い防音室の残響時間と等しい 8,640サンプルとした．補題 3.1に基づく推

定では，lは実験 1と同じ 520サンプルとした．また，リファレンスとする OATSPの信

号長，サンプリング周波数，量子化ビット数は M系列と同じ 218 サンプル，48 kHz，24

ビットとした．

実験音圧レベルはピークを 65 dB（A-weighted）とし，HATSを置かない状態での両耳

中心位置において調整した．
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3.4.2 実験結果

推定例として，水平面上 (θ, φ) = (0◦, 0◦)，(90◦, 0◦)，(180◦, 0◦)，(270◦, 0◦) の音源から

HATS への HRIR の周波数特性を Fig. 3.10 に示す．図中，赤破線は OATSP を用いて 1

方向ずつ測定した HRIRの周波数特性である．赤実線は巡回シフト幅 520サンプルの M

系列を用いた同時推定により得られた HRIR の周波数特性であり，青実線は巡回シフト

幅 8,640サンプルのM系列を用いた同時推定により得られた HRIRの周波数特性である．

なお，全 24方向の HRIRの振幅のピークが −2 dB（Full Scale）となるよう正規化した．

Fig. 3.10は，いずれの方向においても HRIRが精度よく推定できていることを示してい

る．特に Fig. 3.10 (d) (g)は，巡回シフト幅の修正により，頭部の陰となる対側耳におい

ても同側耳に近い精度まで改善されたことを示している．このことから，定理 3.1の有効

性が証明されたと考える．なお，位相特性に見られるずれは，プロット時の位相アンラッ

プによる誤差の累積が原因である．

各方向の SDを Fig. 3.11に示す．図中，赤実線は巡回シフト幅 520サンプルのM系列

を用いた同時推定の結果を表し，青実線は巡回シフト幅 8,640サンプルの M系列を用い

た同時推定の結果を表す．巡回シフト幅の修正により，左耳での平均 SDは 2.90 dBから

0.35 dB に，右耳での平均 SD は 2.55 dB から 0.33 dB にそれぞれ低減された．これは，

音像の定位感に加え，音色についても「その差が分かるが気にならない」許容限の範囲に

ある推定精度である [74]．

3.5 実験の考察

実験により，定理 3.1に基づいて測定信号を作成すれば，音像の定位感，音色ともに十

分許容される精度で HRTFを推定可能であることが示された．文献 [74]の実験に従えば，

一対比較法やMUSHRA（MUltiple Stimuli with Hidden Reference and Anchor）法などに

よりリファレンスと比較試聴してはじめてその差異が知覚できる程度の誤差である．した

がって，バイノーラル再生法，トランスオーラル再生法で用いるには十分な推定精度であ

ると考える．

提案法の測定時間は，測定方向数によらず測定信号長に応答の収束時間を加えた時間と

なる．これに対して，1方向ずつの測定では，測定信号長に応答の収束時間を加えた時間

をインターバルとして，これを測定方向数分だけ繰り返す必要がある．したがって，その

測定時間は，提案法によりおおよそ測定方向数分の 1 まで短縮されることになる．巡回

シフト幅により測定信号長は伸縮するが，全体の測定時間に対してその影響は僅かであ

る．例えば実験 1 では，OATSP の信号長は約 1.36 s（≈ 216/48, 000）であり，インター
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Fig. 3.10: Frequency characteristics of estimated HRIRs (red dashed line: direction-by-

direction measurement, red solid line: simultaneous estimation with 520 sample shift, blue

line: simultaneous estimation with 8,640 sample shift)
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Fig. 3.10: Frequency characteristics of estimated HRIRs (red dashed line: direction-by-

direction measurement, red solid line: simultaneous estimation with 520 sample shift, blue

line: simultaneous estimation with 8,640 sample shift)
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Fig. 3.11: SDs of estimated HRTFs (red solid line: simultaneous estimation with 520 sample

shift, blue solid line: simultaneous estimation with 8,640 sample shift)

バルを 3 s としたため，測定時間は 171 s であった．同時推定に要した時間は約 0.68 s

（≈ 215 − 1/48, 000）であり，測定時間が大幅に短縮されたことが分かる．

提案法を用いて人の HRTF を実測する場合，同時再生される測定信号全体でその音

圧レベルが調整されるため，十分な SN 比の確保が課題となっている．これに対して，

Log-TSPを用いた 1方向ずつ測定は，高い SN比に加え，高調波歪みに代表される非線形

歪みの分離が可能であることを特長としている．これは，測定信号を M系列から作成す

る提案法と比較して，1方向ずつの測定の優れている点である．このように，測定信号や

測定法により特長は異なるが，測定を実施する実験室の暗騒音を下げ，電気音響変換器や

電気音響機器の雑音対策を適切にとることができれば，測定時間を大幅に短縮できる提案

法は非常に有効な手段である．
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第 4章

出力追従制御を応用したトランス
オーラル再生制御器の設計

トランスオーラル再生法では，HRTFの個人性や不完全性による再生品質の低下，制御

器の不確かさによるクロストーク・キャンセレーションの性能低下が問題となる．それら

に加えて，制御器のゲインはその不確かさや入力信号に混入する雑音成分を増幅するこ

とから，この増幅によって受聴者に知覚される歪みやアーティファクトも問題となって

いる．

本章では，出力追従制御器を応用したトランスオーラル再生法を提案する．この制御器

のゲイン抑制を目的として，状態空間でのトランスオーラル再生制御器の設計を，制御器

のH∞ ノルムを評価指標とする凸計画問題として定式化する．

4.1 出力追従制御を応用したトランスオーラル再生法

Fig. 4.1にトランスオーラル再生の概略図を示す．図に示すように，2次音源から制御

点までのシステムを制御対象（Plant），仮想音源から制御点までのシステムを目標システ

ム（Target）とする．第 2章で述べたように，トランスオーラル再生は，この制御対象に

おけるクロストークを逆システムにより補償し，そこに所望信号を入力することにより実

現される．Fig. 4.1の場合，仮想音源からの再生を再現することから，目標システムの出

力が所望信号となる．

通常，制御対象はむだ時間を有する非最小位相系であり，不安定零点を含んでいる．そ

のため，制御器となる逆システムは不安定となる．従来法では，因果性を満たすために逆

システムに遅延を付与する，正則化法や TSVD法などの緩和処理を導入することにより

その安定化を図ってきた．しかし，逆システムに付与される遅延はそのまま処理遅延とし

て再生を遅らせ，緩和処理は安定性とトレードオフで逆システムの精度を低下させる．こ
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Plant

Target

Control point

Secondary
sound source

Virtual sound source

Fig. 4.1: Schematic diagram illustrating transaural reproduction

れらは，従来法における課題となっていた．

再度 Fig. 4.1を見てみる．制御点において 2次音源からの再生により仮想音源からの再

生を再現するトランスオーラル再生は，制御対象の出力を目標システムの出力に追従させ

る出力追従制御とみなすことができる．この出力追従制御器，すなわち所望信号を出力す

る目標システムと制御対象の逆システムの直列結合系をトランスオーラル再生の制御器と

考える．

制御対象の逆システムの構成には，非干渉化制御を援用する．非干渉化制御は，相互干

渉の存在する MIMO システムにおいて，何らかの方法によりその相互干渉を取り除き，

入出力を 1対 1に対応づける制御方式である．状態空間での非干渉化は出力フィードバッ

クあるいは状態フィードバックによる伝達関数行列の対角化によって実現され [75–80]，

移動体制御 [81]，プロセス制御 [82]など，様々な分野で応用されている [83–85]．

第 2章で述べたように，トランスオーラル再生では，HRTFの個人性や不完全性，受聴

環境の変化など，再生音場の不確かさによる再生品質の低下がしばしば問題となる．これ

に加えて，再生音場の不確かさは，その再生音場を制御対象として設計される制御器の不

確かさとなる．この不確かさによりクロストークが効率的に抑制されなくなると，トラン

スオーラル再生自体が成立しなくなる．また，制御器のゲインはその不確かさや入力信号

に混入する雑音成分を増幅する．増幅された不確かさや雑音成分は受聴者に歪みやアー

ティファクトとして知覚され，振幅の大きな周波数成分が含まれるような場合には，人の

聴覚機構を損傷する危険もある．

提案法では，この制御器のゲイン抑制を目的として，状態空間でのトランスオーラル再

生制御器の設計を，制御器のH∞ ノルムを評価指標とする凸計画問題として定式化する．
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H∞ ノルムは伝達関数行列の全周波数帯域における最大特異値であり，ゲインの上界を表
し，再生音場の不確かさや入力信号に混入する雑音成分に対する抑制効果，すなわちロバ

スト性の指標となる関数である．提案法ではまず，非干渉化制御により制御対象の逆シス

テムを構成する．ただし，音場再生ではフィードバック制御系の構築が困難なため，実装

に際して等価なフィードフォワード制御系に変換する．次に，この逆システムと目標シス

テムの直列結合系を構成し出力追従制御器とする．この出力追従制御器をトランスオーラ

ル再生制御器とし，その安定性を制約として，H∞ ノルムを最小化する状態フィードバッ
クゲインを設計する．出力追従制御器を制御器とすることにより目標システムの特性も含

めて最適化が図られる．そのため，逆システムのみを制御器とする従来法と比較して，よ

り高いロバスト性が得られると考える．また，制御対象と目標システムのむだ時間が相殺

されるため，処理遅延の短い制御器として設計可能であることも特長として挙げられる．

4.2 線形行列不等式

提案法では，制約の記述に線形行列不等式（Linear Matrix Inequality: LMI）を用いる．

LMIとは，未知変数が行列に線形依存する不等式である [86,87]．LMIにおける不等号は

行列の定値性を表現し，未知変数 xi (i = 1, 2, · · · ,m)に関する LMIの一般形は

F(x) := F0 +

m∑
i=1

xiFi ≻ 0 (4.1)

により与えられる．ただし，Fi (i = 0, 1 · · · ,m)は実対称行列であり，x = [x1, x2, · · · , xm]T

は変数ベクトルである．

LMI可解問題とは，式 (4.1)を満足する変数ベクトル xを求める，もしくはそのような
変数ベクトル xが存在するか否かを判定する問題である．また，LMI制約のもとで線形

の目的関数を最小化（最大化）する問題は半正定値計画問題（Semidefinite Programming

Problem: SDP）と呼ばれ，SDPの一般形は

inf cTx subject to F(x) ⪰ 0 (4.2)

により与えられる．ただし，c ∈ Rm は与えられた定数ベクトルである．内点法 [88]に代

表される計算アルゴリズムの進展により，理論的に解析解を求めることが困難な問題に対

し，十分な速度で数値解を与えることが可能となっている．

4.3 非干渉化制御による逆システムの構成

出力追従制御器の設計手続きを説明するに先立ち，本節では非干渉化制御による逆シス

テムの構成について説明する [78, 80]．
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対象として m入力 p出力（m > p）の離散時間線形時不変システム G(z)を考える．G(z)

は 1サンプル以上のむだ時間を含む，すなわち直達項を持たないものとし，その状態空間

表現は

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) (4.3)
y(k) = Cx(k) (4.4)

と表される．ただし，x(k) ∈ Rn，u(k) ∈ Rm，y(k) ∈ Rp はそれぞれ状態変数ベクトル，入

力ベクトル，出力ベクトルであり，A ∈ Rn×n，B ∈ Rn×m，C ∈ Rp×n はシステムの係数行

列を表す．nはシステムの次数である．以降，このようなシステムを

G(z) = C (zIn − A)−1 B

=

[
A B
C 0p×m

]
(4.5)

と表記する．

また，G(z) がむだ時間を含むことから，次式を満たすプロパーな遅れ型逆システム

H0(z)を考える．
G(z)H0(z) = Q(z) (4.6)

ただし，Q(z)は対角成分に遅延要素を持つ伝達関数行列であり，遅延器として働く．

Q(z) = diag
[
z−β1 , z−β2 , · · · , z−βp

]
(4.7)

βi (i = 1, 2, · · · , p) はシステムの入力に信号を印加した時間を 0 としたとき i 番目の出力

において最初に非零の値が得られるサンプル時間であり，

βi = min(k|Ci Ak−1B , 01×m; k = 1, · · · ,N) (4.8)

により与えられる．ただし，

C =


C1
C2
...

Cp

 , Ci ∈ R1×n (4.9)

であり，N は入出力サンプル数である．

まず，G(z)の非干渉化を考える．G(z)に含まれるむだ時間は式 (4.7)のようになること

から，出力を

y(k) =


y1(k)
y2(k)
...

yp(k)

 (4.10)
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とおくと，時刻 k + βi での出力は
y1(k + β1)
y2(k + β2)
...

yp(k + βp)

 =


C1 Aβ1

C2 Aβ2

...
Cp Aβp

 x(k) +


C1 Aβ1−1B
C2 Aβ2−1B
...

Cp Aβp−1B

 u(k)

= Ψx(k) +Φu(k) (4.11)

となる．ただし，

Ψ =


C1 Aβ1

C2 Aβ2

...
Cp Aβp

 , Φ =


C1 Aβ1−1B
C2 Aβ2−1B
...

Cp Aβp−1B

 (4.12)

とおいた．このとき，Φ ∈ Rp×m が行フルランクであれば，

ΦΦ̂ = Ip (4.13)

を満たす Φ̂ ∈ Rm×p が存在する．この Φ̂を使って G(z)に状態フィードバック

u(k) = −Φ̂Ψx(k) + Φ̂v(k), v(k) ∈ Rp (4.14)

を適用すると 
y1(k + β1)
y2(k + β2)
...

yp(k + βp)

 = Ψx(k) +Φ
{
−Φ̂Ψx(k) + Φ̂v(k)

}
= Ψx(k) −Ψx(k) + v(k)
= v(k) (4.15)

となり，入出力が非干渉化される．また，式 (4.15)は

y(k) = Qv(k) (4.16)

と表すことができ，これを閉ループシステムとして表記すると[
A − BΦ̂Ψ BΦ̂

C 0p×p

]
= Q(z) (4.17)

となる．式 (4.17)は状態フィードバックによる非干渉化を表している．

次に，式 (4.17)を等価なフィードフォワードシステムへ変換する．そのために

H0(z) =
[

A0 B0

C0 D0

]
(4.18)
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とし，G(z)と H0(z)の直列結合系を考える．

G(z)H0(z) =
[

A B
C 0

] [
A0 B0

C0 D0

]

=

 A0 0n×n B0
BC0 A BD0

0p×n C 0p×p

 (4.19)

ただし，A0 ∈ Rn×n，B0 ∈ Rn×p，C0 ∈ Rm×n，D0 ∈ Rm×p である．変換行列

T =
[

In 0n×n

In In

]
(4.20)

を使って等価変換を行い，更に

A0 = A + BC0, B0 = BD0 (4.21)

とすると，式 (4.19)は

G(z)H0(z) =
[

A + BC0 BD0

C 0p×p

]
(4.22)

となる．式 (4.6)，(4.22)より [
A + BC0 BD0

C 0

]
= Q(z) (4.23)

となることから，式 (4.23)は，G(z)に状態フィードバック

u(k) = C0x(k) + D0v(k) (4.24)

を適用した閉ループシステムと解釈することができる．したがって，閉ループシステムを

表す式 (4.17)，(4.23)を比較することにより

C0 = −Φ̂Ψ, D0 = Φ̂ (4.25)

が導かれ，更に
A0 = A + BC0, B0 = BD0 (4.21)

であることから，式 (4.6)は

G(z)

 A − BΦ̂Ψ BΦ̂
−Φ̂Ψ Φ̂

=Q(z) (4.26)

と書き直される．すなわち，

H0(z) =

 A0 B0

C0 D0


=

 A − BΦ̂Ψ BΦ̂
−Φ̂Ψ Φ̂

 (4.27)
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Step 1:  Identify the plant and target system, and separate

             time delays 

Step 2:  Derive a delayed inverse by employing

             system decoupling

Step 3:  Construct an output tracking controller

Step 4:  Derive the LMI condition that minimizes

             the H-infinity norm of the controller

Step 5:  Compensate the time delays separated in Step 1

Fig. 4.2: Design procedure of a tracking controller

は，G(z)のプロパーな遅れ型逆システムとなる．ただし，離散時間システムの因果性か

ら，通常，H0(z)は安定なシステムとならないことに留意する．

4.4 出力追従制御器の設計手続き

本節では，提案するトランスオーラル再生法に係る出力追従制御器の設計手続きを，

Fig. 4.4にしたがって説明する．まず Step 1では，制御対象と目標システムを入出力デー

タより同定し，遅延器による補償が容易なむだ時間を分離する．次に Step 2では，4.3節

で説明した非干渉化制御により，制御対象の逆システムを構成する．ただし，この段階で

は状態フィードバックゲインを未定とする．続いて Step 3では，この逆システムと目標

システムとの直列結合系を構成する．この直列結合系が，出力追従制御のための制御器と

なる．したがって，その安定性とH∞ 性能を特徴づける LMI制約を導き，SDPとして最

適なフィードバックゲインを求めることが次の手続き Step 4 となる．最後に Step 5 で

は，Step 1で分離したむだ時間を相殺して補償し，遅れを最小限とした出力追従制御器と

して構成する．

以降，制御対象を mp 入力 p出力（mp > p）の離散時間線形時不変システム Gp(z)，目

標システムを mt 入力 p出力の離散時間線形時不変システム Gt(z)として，各手続きの詳

細を説明する．
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Gw

y++u
1,…,mp

u
mp+1,…,mp+mt

G
t
(z)

G
p
(z)

Fig. 4.3: Parallel structured system for system identification

Step 1 システム同定とむだ時間の分離

Fig. 4.1から分かるように，制御対象と目標システムは，出力端となる制御点を共有し，

入力端をそれぞれの音源とする，再生音場全体のサブシステムと考えることができる．そ

こで，Fig. 4.3に示すように，Gp(z)と Gt(z)を出力端を共有する並列結合系として，入出

力データより状態空間モデルとして同定する．同定法については特に定めないが，第 3章

で提案した同時推定法などによりインパルス応答を求め，特異値分解法 [71]を用いて実

現すると都合がよい．なぜなら，このあと述べるむだ時間の分離をインパルス応答より直

接行うことができるためである．特異値分解法の手続きについては，文献 [71]より付録

Aにまとめる．

得られた状態空間モデルを mp + mt 入力 p 出力の離散時間線形時不変システム Gw(z)

とし，

Gw(z) =
[

Aw Bw

Cw 0p×(mp+mt)

]
(4.28)

と表記する．ただし，Aw ∈ Rn×n，Bw ∈ Rn×(mp+mt)，Cw ∈ Rp×n である．

まず，この Gw(z)より入力側のむだ時間を分離する．

Gw(z) = G̃w(z)Rw(z) (4.29)

ただし，Rw(z)は，対角成分に遅延要素を持つ伝達関数行列である．

Rw(z)=diag
[
z−α1+1, z−α2+1, · · · , z−αmp+mt+1

]
(4.30)

αi (i = 1, 2, · · · ,mp +mt)は Gw(z)の i番目の入力に信号を印加した時間を 0としたとき出

力において最初に非零の値が得られるサンプル時間であり，

αi = min(k|Cw Ak−1
w Bwi , 0p×1; k = 1, · · · ,N) (4.31)
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により与えられる．ただし，

Bw=
[

Bw1 Bw2 · · · Bw(mp+mt)

]
, Bwi ∈ Rn×1 (4.32)

であり，N は入出力サンプル数である．この Rw(z)は，2次音源および仮想音源のそれぞ

れから見た伝達関数に含まれるむだ時間である．

次に，

G̃w(z) =

 Ãw B̃w

C̃w 0p×(mp+mt)


とおき，G̃w(z)より出力側のむだ時間を分離する．

G̃w(z) = Qw(z)Ḡw(z) (4.33)

ただし，
Qw(z)=diag

[
z−β1+1, z−β2+1 · · · , z−βp+1

]
(4.34)

である．βi (i = 1, 2, · · · , p)は，G̃w(z)に信号を印加した時間を 0としたとき i番目の出力

において最初に非零の値が得られるサンプル時間であり，

βi = min(k|C̃wi Ã
k−1
w B̃w , 01×(mp+mt); k = 1, · · · ,N) (4.35)

により与えられる．ただし，

C̃w =


C̃w1

C̃w2
...

C̃wp

 , C̃wi ∈ R1×n (4.36)

である．この Qw(z)は，式 (4.29)により音源から見たむだ時間を除いたのち制御点から見

たときに，なお Gw(z)に含まれるむだ時間となる．音源が受聴者の正中面より左右方向に

分散配置されるような場合には，このむだ時間はなく Qw(z)は単位行列となる．音源が受

聴者の正中面より片側に集中して配置されるような場合に，Qw(z)は対角の伝達関数行列

となる．

以上により，並列結合系 Gw(z)は

Gw(z) = Qw(z)Ḡw(z)Rw(z) (4.37)

と表すことができる．このとき Gp(z)，Gt(z)は，そのサブシステムとして

Gw(z) =
[

Gp(z) Gt(z)
]

= Qw(z)

 Āw B̄p B̄t

C̄w 0 0


 Rp(z) 0

0 Rt(z)

 (4.38)
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すなわち

Gp(z) = Qw(z)Ḡp(z)Rp(z)

= Qw(z)

 Āw B̄p

C̄w 0

 Rp(z) (4.39)

Gt(z) = Qw(z)Ḡt(z)Rt(z)

= Qw(z)

 Āw B̄t

C̄w 0

 Rt(z) (4.40)

により与えられる．ただし， Āw ∈ Rn×n，B̄p ∈ Rn×mp，B̄t ∈ Rn×mt，C̄w ∈ Rp×n であり，

Rp(z) = diag
[
z−α1+1, z−α2+1, · · · , z−αmp+1

]
(4.41)

Rt(z) = diag
[
z−αmp+1+1, z−αmp+2+1, · · · , z−αmp+mt+1

]
(4.42)

である．

Step 2 非干渉化制御による逆システムの構成

むだ時間を分離した制御対象 Ḡp(z)より，4.3節で示した非干渉化制御を援用してプロ

パーだが不安定な逆システム H0(z)を設計する．ただし，Step 1でむだ時間を分離してい

るため，式 (4.7)における βi (i = 1, 2, · · · , p)はすべて 1となる．したがって，式 (4.6)は

Ḡp(z)H0(z) = z−1Ip (4.43)

となる．また，遅れ型逆システムを表す式 (4.27)は

H0(z) =

 A0 B0

C0 D0


=

 Āw − B̄pΦ̂Ψ B̄pΦ̂

−Φ̂Ψ Φ̂

 (4.44)

となる．ただし，βi = 1 (i = 1, 2, · · · , p)より

Φ = C̄wB̄p, Ψ = C̄w Āw (4.45)

である．mp > pであることから Φ̂ ∈ Rmp×p は縦長の矩形行列である．ここでは未知の変

数行列とし，
ΦΦ̂ = Ip (4.46)

を満たすとき Ḡp(z) は非干渉化される．したがって，式 (4.46) は逆システムの成立する

制約条件となる．mp > pであることから式 (4.46)は劣決定系となり，Φ̂は解に自由度を

持つ．
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Step 3 出力追従制御器の構成

むだ時間を分離した目標システム Ḡt(z)と遅れ型逆システム H0(z)との直列結合系を構

成し，

H(z) = H0(z)Ḡt(z)

=

 Āw − B̄pΦ̂Ψ B̄pΦ̂

−Φ̂Ψ Φ̂


 Āw B̄t

C̄w 0


=


Āw − B̄pΦ̂Ψ B̄pΦ̂C̄w 0

0 Āw B̄t

−Φ̂Ψ Φ̂C̄w 0

 (4.47)

とおく．この H(z)が，目標システムの出力に制御対象の出力を追従させるための出力追

従制御器となる．したがって，H(z)の安定化とH∞ ノルムを最小化する変数行列 Φ̂を探
索することが次の手続きとなる．

LMI に基づく制御器設計では，制御仕様に対応する条件式に代数的な操作を施すこと

により，求解可能な LMIに帰着させる必要がある．式 (4.47)も，このまま LMI条件を適

用すると，双線形項を含み数値的求解が困難となる．また，変数行列 Φ̂が式 (4.46)を満

たすとき H0(z)は Ḡp(z)の遅れ型逆システムとなるが，Ḡp(z)は非最小位相系であり不安

定零点を含むため，式 (4.46)の制約条件そのままでは H0(z)の安定解を得ることができな

い．そのため，LMI導出に係る前処理として，以下の式変換を行う．

まず，Ḡt(z)の係数行列 Āw が正則であることを仮定し，変換行列

T =
[

Ā−1
w 0n×n

In In

]
(4.48)

を使って等価変換を行う．この変換により，直列結合される Ḡt(z)と H0(z)の間で，すな

わち制御器の内部で極と零点が相殺され，式 (4.47)は

H(z) =


Āw ĀwB̄pΦ̂C̄w 0
0 − ĀwB̄pΦ̂C̄w + Āw B̄t

0 Φ̂C̄w 0


=

−Āw B̄pΦ̂C̄w + Āw B̄t

Φ̂C̄w 0

 (4.49)

となる．
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次に，式 (4.49)では Φ̂は常に C̄w との積として現れることに注目する．これは Ḡt(z)と

H0(z)の直列結合系として H(z)を構成したことにより現れた項である．このとき

ΦΦ̂ = Ip (4.46)

は常に C̄w との積として評価されることから

ΦΦ̂C̄w = C̄w (4.50)

として問題はなく，更に，新たな変数行列を Φ̄ := Φ̂C̄w ∈ Rmp×n と定義することにより，

ΦΦ̄ = C̄w (4.51)

と変換することができる．式 (4.46) が満たされるとき式 (4.50) も常に満たされることか

ら，式 (4.46) は式 (4.51) の成立するための十分条件であるといえる．一方で，式 (4.51)

が成立するためには，必ずも式 (4.46)が満たされる必要はない．このことから，式 (4.51)

は式 (4.46)から緩和された出力追従制御の成立する制約条件と考えることができる．

同様の変数変換により，出力追従制御器 H(z)は

H(z) =

−ĀwB̄pΦ̄ + Āw B̄t

Φ̄ 0

 (4.52)

となる．

Step 4 LMIに基づく出力追従制御器の設計

式 (4.52)により表される出力追従制御器 H(z)の安定化とH∞ ノルムを最小化する変数
行列 Φ̄を決定する．離散時間線形時不変システムの安定性とH∞ 性能を特徴づける LMI

表現は，以下の定理により与えられる [87]．
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定理 4.1� �
次式で表される直達項のない離散時間線形時不変システムを考える．

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) (4.53)
y(k) = Cx(k) (4.54)

このシステムの伝達関数を G(z)とする．このとき，与えられた γ > 0に対して，次

の条件は等価である．

1. 行列 Aがシュール安定であり，||G(z)||∞ < γが成り立つ．
2. 次の LMIを満足する X ∈ Sn

++ が存在する．[
−X+AX AT+BBT AXCT

CX AT CXCT−γ2I

]
≺ 0 (4.55)� �

なお，|| · ||∞ はH∞ ノルムを表す．
定理 4.1より，G(z)のH∞ ノルムは

inf
X∈Sn

++

γsq subject to
[
−X+AX AT+BBT AXCT

CX AT CXCT−γsqI

]
≺ 0 (4.56)

を解くことで計算できる．この SDPの最適値を γ∗sq とすれば，||G(z)||∞ =
√
γ∗sq となる.

式 (4.55)の LMIは，シュールの補題 [86]より
−X ∗ ∗ ∗
0 −γ2I ∗ ∗

X AT XCT −X ∗
BT 0 0 −I

 ≺ 0 (4.57)

と等価である．ただし，記述を簡単にするため，ブロック対称となる部分行列を ‘∗’で表
している．

この式 (4.57)に式 (4.52)を代入することにより，
−X ∗ ∗ ∗
0 −γ2I ∗ ∗

X(−ĀwB̄pΦ̄ + Āw)T XΦ̄T −X ∗
B̄T

t 0 0 −I

 ≺ 0 (4.58)

が導かれる．式 (4.58)には X と変数行列 Φ̄に関する双線形項が含まれるが，新たな変数
行列を Y := Φ̄X ∈ Rmp×n と定義することにより，等価的に

−X ∗ ∗ ∗
0 −γ2I ∗ ∗

(− ĀwB̄pY + ĀwX)T YT −X ∗
B̄T

t 0 0 −I

 ≺ 0 (4.59)
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が導かれる．同様に，出力追従制御の制約条件となる式 (4.51)は，Y を用いて

ΦY = C̄wX (4.60)

のように修正される．安定かつ H∞ ノルムを最小化する出力追従制御器 H(z) の設計は，

この式 (4.59)，(4.60) を連立させることにより SDP として定式化することができる．式

(4.59)，(4.60)の LMIが成り立つとき

Φ̄ = YX−1 (4.61)

となることから，この Φ̄ を式 (4.52) に代入することにより H(z) を決定することがで

きる．

Step 5 むだ時間の補償

式 (4.38) で分離したむだ時間を，遅延器により補償する．ただし，出力側のむだ時間

Qw(z)は制御対象と目標システムとで共通となり相殺されるため，その補償処理は省略す

ることができる．

制御対象における入力側のむだ時間は，2次音源から制御点へ音響信号が伝搬する際の

音波面の到達時間の遅れである．逆システムによりこの遅れを補償しようとすると，音波

面を進めるような非因果的な操作が必要となる．一方，目標システムにおいても，仮想音

源から制御点への音波の伝搬に際して同じように到達時間の遅れが生じる．そのため，双

方のむだ時間を相殺し，その差分を遅延器により補償する．

補償のための遅延器を

Rc(z) = diag
[
z−γ1 , z−γ2 , · · · , z−γmp

]
(4.62)

とし，制御対象のむだ時間 Rp(z)との直列結合系が目標システムのむだ時間 Rt(z)のうち

最小のものと等しくなるよう，その遅延量 γi (i = 1, 2, · · · ,mp)を決定する．更に，非干渉

化制御の際に生じる 1サンプル分の遅延（式 (4.43)）も併せて Rc(z)で補償することにす

る．したがって，その関係式は

Rp(z)Rc(z)
{
zαt−1Imp

}
= zImp (4.63)

のように与えられる．ただし，

αt = min(αk; k = mp + 1,mp + 2, · · · ,mp + mt) (4.64)

である．
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R
c
(z)H(z)R

v
(z)

Fig. 4.4: Output tracking controlller as a transaural reproduction controller

Rp(z)のむだ時間が αt より大きいとき，すなわち 2次音源からの音波面が仮想音源から

の音波面より遅れて到達するような音源配置のときには，式 (4.63)を満たす Rc(z)はイン

プロパーとなる．この場合には，式 (4.63)を

Rp(z)Rc(z)
{
zαt−1Imp

}
= z1−αc Imp (4.65)

のように修正する．式 (4.65)を満たし，かつ Rc(z)がプロパーとなるような最小の αc を

求める．この αc が出力追従制御に係る遅れ時間となる．

併せて，仮想音源間のむだ時間を補償する遅延器を

Rv(z) = diag
[
z−γmp+1 , z−γmp+2 , · · · , z−γmp+mt

]
(4.66)

とし，その遅延量 γi (i = mp + 1,mp + 2, · · · ,mp +mt)を Rt(z)と αc との差分として決定す

る．したがって，その関係式は

Rv(z) = Rt(z)
{
zαt Imt

}
(4.67)

のように与えられる．この遅延器は出力追従制御器 H(z)の前段に配置され，仮想音源間

の距離差により生じる音波面の到達時間の差を再現するものである．

以上の手続きにより導出された Rv(z)と H(z)，Rc(z)の直列結合系が，遅れを最小限す

る出力追従制御器，すなわちトランスオーラル再生制御器の構成となる（Fig. 4.4）．なお，

提案法の有効性は，第 5章のシミュレーション実験で検証する．
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第 5章

22.2マルチチャンネル音響のトラ
ンスオーラル再生

22.2マルチチャンネル音響（以下，22.2ch音響）方式は，空間的に配置された 22チャ

ンネルと低音効果（Low Frequency Effects: LFE）用の 2チャンネルから構成される，チャ

ンネルベースの 3次元音響方式である．2018年に開始が予定されている 8K SHVの音響

方式であり，その実用化に向けた研究，開発と国際規格化が進められている．

本章では，22.2ch音響方式を概説したのち，提案するトランスオーラル再生法の 22.2ch

音響再生への適用について述べる．8K SHVは多様な視聴スタイルが予想されるが，多く

の場合，家庭で 24台のスピーカを配置することは困難であると考えられる．そこで，本

章の前半では，ディスプレイに一体化される枠型スピーカアレイとラインアレイスピーカ

を用いた，22.2ch音響のトランスオーラル再生法を提案する．本章の後半では，同スピー

カを用いたシミュレーション実験により，第 3章と第 4章で提案した HRTFの多方向同

時推定法とトランスオーラル再生法の有効性を検証する．

5.1 22.2マルチチャンネル音響

5.1.1 22.2マルチチャンネル音響方式の概要

8K SHV は，3,300 万画素の超高精細映像と 3 次元音響から成る次世代高臨場感放送

システムである [89, 90]．そのフォーマットは ITU-R，米国映画テレビ技術者会（Society

of Motion Picture and Television Engineers: SMPTE），電波産業会（Association of Radio

Industries and Businesses: ARIB）などの標準化機関において規格化が進められおり，2016

年に衛星による試験放送が開始された．今後，2018年には実用放送の開始が，東京五輪

の開催年となる 2020年には，全国各地でのパブリックビューイングなど，本格普及に向
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けた施策が予定されている．

8K SHVの音響方式として開発が進められる 22.2ch音響方式は，視聴者を取り囲むよ

うに配置されたフルレンジの 22チャンネルと，LFE用の 2チャンネルから構成され，そ

の場にいるかのような高い臨場感と 3次元的な音響空間構築を実現することができる方式

である [91]．8K SHV の映像に対応する音響方式の要求条件は，ITU-R BS.1909 に以下

のように規定される [92, 93]．

音質要求

1. The sound image should be reproduced in all directions around the listener, including

the elevation direction, within reasonable limits of stability.

（受聴者の周囲，仰角方向を含む全方向から，安定して音像が再生されること）

2. The sensation of a three-dimensional spatial impression that augments a sense of re-

ality, which is related to ambience and envelopment, should be significantly enhanced

over established sound formats in Recommendation ITU-R BS.775.

（アンビエンスと包み込まれ感に関連し，現実感を増大させる 3次元的な音響空間

印象が，既存の音声フォーマットから著しく向上されること）

3. For applications with accompanying picture, the directional stability of the frontal

sound image should be maintained over the entire area of high-resolution large-screen

digital imagery. The coincidence of position between sound images and video images

should also be maintained over a wide image and listening area.

（映像を伴うアプリケーションにおいて，高精細大画面映像上の全領域における前

方音像の方向が安定であること．広い視聴範囲において，音像と映像が一致する

こと）

4. Excellent sound quality should be maintained over a wide viewing/listening area.

（広い視聴範囲において，高音質であること）

5. For the coding parameters of sound signals, see Recommendation ITU-R BS.646.

（音響信号のコーディングパラメータに関しては，ITU-R BS.646を参照のこと）

6. For the relative timing of sound and vision, see Recommendation ITU-R BT.1359.

Implementers should note that in large venues where sound and vision timing varies

relative to seating location, other adjustments may need to be taken into account.

（映像と音響の相対的なタイミングに関しては，ITU-R BT.1359を参照のこと．映

像と音響のタイミングが座席により変化する大きな会場では，他の調整も考慮する

必要があることに留意すること）
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機能要求

1. Backward compatibility with the 5.1 channel sound system and conventional two-

channel sound system should be ensured to an acceptable degree.

（既存の 5.1チャンネ音響方式および 2チャンネルステレオ音響方式との後方互換

性を有すること）

2. Appropriate rendering of the sound format should be ensured for loudspeaker configu-

rations suitable for the range of typical listening environments, to provide an optimum

sound field and maintain excellent sound quality at least within a limited area, or al-

ternatively for headphone reproduction.

（最適な音場を提供し，少なくとも限定的な範囲やヘッドホン再生に対してその高

音質を維持するため，様々な視聴環境とスピーカ配置に対して音声フォーマットの

適切なレンダリングを用意すること）

運用要求

1. Live recording, mixing and transmission should be possible, if required.

（ライブ収音，ミクシングおよび伝送が可能であること）

これらの要求条件を満たし，既存のチャンネルベース音響方式のチャンネル配置を包含す

る 22.2ch音響方式は，8K SHVの音響方式として十分な性能を有しているといえる．3層

からなるチャンネル配置を Fig. 5.1に，チャンネル番号とラベル，名称の一覧を Table 5.1

に示す．ディスプレイに正対したとき視聴者の耳の高さとなる中層には 10 チャンネル，

頭上を含む上層には 9チャンネル，ディスプレイの下方となる下層には前方のみの 3チャ

ンネルが配置される．LFEチャンネルは特に配置を定めていないが，下層の左側の範囲に

LFE-1が，右側の範囲に LFE-2が配置されることが多い．これらのチャンネル配置や名

称は，国際的には Rec. ITU-R BS.2051 [94]に，国内では ARIB STD-B59 [95]に規定さ

れている．

5.1.2 22.2マルチチャンネル音響の家庭での再生

8K SHVの家庭での視聴スタイルは，視聴する人数や部屋の広さ，ディスプレイ，音響

再生システム等の構成要素によって異なってくる [96]．

Fig. 5.2はそれぞれ，(a)シアタールーム，(b)リビングルーム，そして (c)プライベート

ルームでの視聴のイメージを示している．シアタールームは，高品質の映像，音響を視聴

するために設計される．部屋の施工段階から防音工事やスピーカの埋め込み，そのための

配線工事が可能であり，22.2ch音響の再生システム設置に制約のない，自由度の高い部屋
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Fig. 5.1: Audio channel arrangement of 22.2 multichannel sound system

である．リビングルームは，1人での視聴や家族での視聴など，多様な状況を想定した部

屋である．ディスプレイの大画面化によりリビングシアターも身近になってきたが，部屋

の形状や大きさ，家具の配置などの事情から，22.2ch 音響の再生システム設置にはある

程度の制約が伴ってくる．プライベートルームでの視聴は人数も限られてくることから，

ディスプレイもそれに応じて小型のものが選ばれる．22.2ch音響も，取り扱いの容易さか

ら，据え置きやディスプレイ内蔵の少数スピーカによる再生が主流になると考えられる．

Fig. 5.3は，携帯端末での視聴のイメージを示している．携帯端末での視聴では，22.2ch

音響の再生システムにも受聴環境を選ばない自由度が求められる．特に屋外での視聴にお

いては，遮音性が高く，携帯性にも優れたイヤフォン，ヘッドフォンがこれまでと同様そ

の中心になると考えられる．一方，屋内では，タブレット端末などでの視聴機会も増える

と予想される．

5.2 ディスプレイ一体型スピーカ

5.1節で示したように，8K SHVは多様な視聴スタイルが予想されることから，それぞ

れのスタイルに応じた 22.2ch音響の再生法を提案する必要がある．多くの場合，家庭で

24台のスピーカを配置することは困難である．したがって，22.2ch音響を，より少ない

スピーカ数で，より簡易に受聴することができる再生法を 8K SHV 視聴の選択肢として

提案することは，重要な課題の一つである．そこで，フラットパネルディスプレイ（Flat
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Table 5.1: Channel number, label, and name of 22.2 multichannel sound system

No. Label Channel name No. Label Channel name

1 FL Front Left 13 TpFL Top Front Left

2 FR Front Right 14 TpFR Top Front Right

3 FC Front Centre 15 TpFC Top Front Centre

4 LFE-1 Low Frequency Effects-1 16 TpC Top Centre

5 BL Back Left 17 TpBL Top Back Left

6 BR Back Right 18 TpBR Top Back Right

7 FLc Front Left centre 19 TpSiL Top Side Left

8 FRc Front Right centre 20 TpSiR Top Side Right

9 BC Back Centre 21 TpBC Top Back Centre

10 LFE-2 Low Frequency Effects-2 22 BtFC Bottom Front Centre

11 SiL Side Left 23 BtFL Bottom Front Left

12 SiR Side Right 24 BtFR Bottom Front Right

Panel Display: FPD）のベゼル*1に外接して一体化されるスピーカと，このスピーカを用

いたトランスオーラル再生法を提案する．

5.2.1 枠型スピーカアレイ

85型 FPDのために試作した枠型 72スピーカアレイを Fig. 5.4に示す．枠型 72スピー

カアレイの 4 辺には計 72 個のスピーカユニットが等間隔で配置されている．これは，

様々なスピーカユニット配置を想定して実験を実施するためであり，次節以降で示すシ

ミュレーション実験での測定にはこのスピーカアレイを使用する．枠型 12スピーカアレ

イを Fig. 5.5に示す．枠型 12スピーカアレイは，22.2ch音響のトランスオーラル再生の

ために試作した，ディスプレイ一体型のスピーカアレイである．その上辺と下辺には各 5

個のスピーカユニットが等間隔で配置され，左右の側辺にはその中間位置に各 1 個のス

ピーカユニットが配置されている．この配置は，22.2ch 音響方式の前方チャンネルに対

応する．枠上の各スピーカユニットは，相互の干渉と混変調を防ぐために，独立したキャ

ビネットに収められている．それぞれのスピーカユニットは高い耐入力と低い歪み特性を

有しており，振動板の直径は 7 cmと小サイズであるにもかかわらず，最大音圧レベルは

*1 ディスプレイの外枠部分
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(a) Theater room (b) Living room

(c) Private room

Fig. 5.2: Concept images of viewing the 8K SHV in home

92 dBである．更に，Fig. 5.6に示す振動板のエッジ構造は NHKの標準モニタ用の技術

を小型化して導入したものであり，大振動時の高い直進性と逆共振の抑制を実現すること

により，従来の同口径スピーカユニットと比べ，中域で 20 dB程度の歪み低減に成功して

いる．枠型 12スピーカアレイの左右側辺にはそれぞれ 2個のサブウーファユニットが備

えられており，LFEチャンネルの再生により広がり感や包まれ感などの空間印象を向上さ

せると共に，22.2ch音響の低域成分の再生により，低域音響特性を改善している．

85型 FPDに一体化される枠型デジタルスピーカアレイを Fig. 5.7に示す．前出の枠型

12スピーカアレイと同様，独立した 12のキャビネットのそれぞれにスピーカユニットが

収められている．デジタルアンプは高い電力効率と低い発熱量を特長としており，アナロ

グアンプと比較して小型化，軽量化が容易である．試作したスピーカもスピーカユニット

と同じキャビネットにデジタルアンプを内蔵することにより，コンパクトな外観と軽量化

を実現している．振動板の直径は 7.7 cm，最大音圧レベルは 86 dBである．最低共振周波

数が 100 Hzとやや高いため，ベースマネージメントにより低周波数帯域を補っている．
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(a) Mobile terminal (b) Mobile terminal

Fig. 5.3: Concept images of viewing the 8K SHV with mobile terminals

Fig. 5.4: 72-loudspeaker frame jointly developed by NHK and Foster Electric Company, Ltd.

5.2.2 ラインアレイスピーカ

ディスプレイの 4辺にスピーカユニットを配置した枠型スピーカは，そのデザイン性と

設置の難しさが，実用化に向けた課題の一つとなっている．

枠型デジタルスピーカアレイと同様デジタルアンプを内蔵したデジタルラインアレイス

ピーカを Fig. 5.8に示す．ベゼルの上下に外接するラインアレイスピーカには各 9個のス

ピーカユニットが等間隔で配置されている．スピーカユニットの特性は枠型デジタルス
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Fig. 5.5: 12-loudspeaker frame integrated into an 85-inch LCD jointly developed by NHK

and Foster Electric Company, Ltd.

Fig. 5.6: Corrugated design of diaphragm

ピーカアレイと同様である．ラインアレイスピーカは内蔵，外付けともに市場に流通して

おり，消費者にも受け入れられやすいと考える．

5.2.3 22.2マルチチャンネル音響トランスオーラル再生

枠型 12 スピーカアレイによる再生では，22.2ch 音響方式の各チャンネルのうち前方

チャンネルは，枠型 12スピーカ上の各スピーカユニットに割り当てられる．ただし，ディ

スプレイの位置に重なる FLcチャンネル，FRcチャンネル，FCチャンネルは，振幅パン
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Fig. 5.7: Digital loudspeaker frame jointly developed by NHK and Sharp Corp.

ニングにより仮想音像として合成される．前方音像の定位感を評価した聴取実験によれ

ば，水平方向の振幅パンニングと比較して，垂直方向の振幅パンニングは前方により安定

した仮想音像を合成することが可能である [97]．したがって，上記 3チャンネルの合成に

は，各チャンネルを挟む上辺と下辺のスピーカユニットを用いている．側方，後方のチャ

ンネルは，12個すべてのスピーカユニットを 2次音源としたトランスオーラル再生によ

り，規格上の所定方向に音像として合成される．

ラインアレイスピーカによる再生では，FLcチャンネル，FRcチャンネル，FCチャン

ネルに加え，FLチャンネル，FRチャンネルも垂直方向の振幅パンニングにより仮想音像

として合成される．また，側方，後方のチャンネルのうち，中層に位置する 5チャンネル

は下辺のラインアレイスピーカを 2次音源としたトランスオーラル再生により，上層に位

置する 6 チャンネルは上辺のラインアレイスピーカを 2 次音源としたトランスオーラル

再生により，規格上の所定方向に音像として合成される．第 2章で示したように，主なス

ペクトルキューは音の入射角に依存して構成される．このことを考慮して，仮想音像に近

い仰角を持つスピーカユニットを 2次音源としている．
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Fig. 5.8: Digital line array loudspeaker jointly developed by NHK and Sharp Corp.

5.3 実験 1: 枠型スピーカアレイによるシミュレーション
実験

第 4章で提案したトランスオーラル再生法をディスプレイ一体型スピーカによる 22.2ch

音響再生に適用し，シミュレーション実験によりその有効性を検証した．本節ではまず，

枠型スピーカアレイを用いたシミュレーション実験の結果を示す．再生音場のインパルス

応答は，第 3章で提案した多方向同時推定法と，Log-TSPを測定信号として用いた 1方

向ずつの測定により取得した．

5.3.1 実験条件

I.再生音場の推定

再生音場の測定は，Fig. 5.9に示す音源と受聴点配置のもと，NHK放送技術研究所の音

響無響室で実施した．この受音点配置は，22.2ch 音響の側方，後方チャンネルに相当す

る．測定の様子を Fig. 5.10に示す．前述のように，測定には枠型 72スピーカアレイを使

用した．図中，HATSの正面に配置された枠型スピーカアレイがトランスオーラル再生に

おける 2次音源となり，HATSの立ち位置が受聴点，すなわちその両耳位置が制御点とな

る．側方，後方に配置されたスピーカは，仮想音源から制御点までの伝達関数を測定する
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Fig. 5.9: Layout of sound sources and listening position

Table 5.2: Measurement signals in experiment 1

MLS Log-TSP

Sampling frequency (kHz) 48 48

Bit depth (bits) 24 24

Signal length (sample) 217 − 1 217

Cyclic shift length (sample) 1,200 -

Model order 1,024 -

Sound pressure level (dB, A-weighted) 70 70

ための音源である．第 4章で述べたように，この仮想音源から制御点までのシステムが目

標システムとなり，2次音源から制御点までのシステムが制御対象となる．

測定信号を Table 5.2にまとめる．同時推定では，シフトレジスタ数 17のM系列より

測定信号を作成した．このとき信号長は 217 − 1サンプルとなる．サンプリング周波数は

48 kHz，量子化ビット数は 24ビットとした．FIRモデルの次数は 1,024次とし，巡回シ

フト幅は 1,200サンプルとした．測定信号を 2次音源と仮想音源位置のスピーカより同時

に再生し，その応答を HATSの左右耳位置で収音した．提案法により FIRモデルのパラ

メータを推定したのち，スピーカの逆特性，および 20 Hzから 20 kHzを通過帯域とする

バンドパスフィルタを畳み込んだ信号をインパルス応答とした．
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Fig. 5.10: Measurement of the reproduced sound field in an acoustic anechoic chmamber of

the NHK Science and Technology Research Laboratories

1方向ずつの測定では，信号長 217 サンプルの Log-TSPを測定信号とした．サンプリン

グ周波数，量子化ビット数はM系列と同じ 48 kHz，24ビットとした．2次音源と仮想音

源位置のスピーカのそれぞれより測定信号を再生し，HATSの左右耳位置で収音された応

答に逆 Log-TSP，スピーカの逆特性，および 20 Hzから 20 kHzを通過帯域とするバンド

パスフィルタを畳み込んだ信号をインパルス応答とした．

測定音圧は HATSの頭部位置においてピークを 70 dB（A-weighted）とし，1方向ずつ

の測定では，応答長を 1,024サンプルとして矩形窓で切り出した．ただし，応答には暗騒
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Fig. 5.11: Layout of the loudspeaker units in experiment 1

音などの外乱入力が含まれるため，全応答のピーク振幅から −32 dBを閾値とし，各イン

パルス応答の先頭から振幅が閾値以上となるまでの区間，およびピークから減衰し振幅が

閾値以下となって以降の区間は無音区間とした．このように測定されるインパルス応答を

HRIR，その伝達関数表現を HRTFと呼ぶことも多いが，スピーカの指向特性や伝搬路で

の遅延も応答に含まれることから，ここでは単に再生音場のインパルス応答，伝達関数と

呼ぶことにする．

II.出力追従制御器の設計

測定したインパルス応答から，Fig. 5.9に示す各仮想音源に対して，その出力を追従す

る制御器を設計する．Fig. 5.11に実験 1で 2次音源として使用したスピーカユニットの

配置を示す．受聴点は Fig. 5.9に示す 1点とした．したがって，制御対象は 12入力 2出

力の，目標システムは 1入力 2出力の離散時間線形時不変システムとなる．

インパルス応答から状態空間モデルの実現には特異値分解法を用いた．このとき，提案

法の Step 1にしたがって分離されるむだ時間は，インパルス応答先頭の無音区間から直

接推定することが可能である．また，モデルの係数行列 Aは正則となる．モデルの次数
は，HRIRの一般的な次数にならい 256次とした．

LMI/SDPのMATLAB上でのプログラミングには YALMIP（Yet Another LMI Parser）

[98]を，SDPソルバには SeDuMi [99]を用いた．
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Table 5.3: SDs generated by modeling error (simultaneous estimation, dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 1.35 1.55 1.81 3.07 3.41

Right ear 7.88 2.61 2.44 1.95 1.82

5.3.2 実験結果

Fig. 5.9上で 4とラベル付けされた受聴点より右後方の仮想音源を例に，その結果を周

波数特性図で示す．なお，ここでは便宜上，むだ時間を分離したのち状態空間モデルに変

換した目標システムを目標モデル，制御対象を制御対象モデルと呼ぶことにする．また，

同時推定により得られたインパルス応答を用いた実験を同時推定に基づく実験，1方向ず

つの測定により得られたインパルス応答を用いた実験を 1方向ずつの測定に基づく実験と

呼ぶことにする．

I.再生音場のモデル化精度

まず，むだ時間を分離した目標システムのインパルス応答と，そのインパルス応答から

実現した目標モデルの，それぞれの周波数特性を Figs. 5.12–5.13に示す．Fig. 5.12は同

時推定により得られたインパルス応答からの実現を示し，Fig. 5.13 は 1 方向ずつの測定

により得られたインパルス応答からの実現を示す．図中，赤実線はリファレンスとなる目

標システムのインパルス応答の周波数特性であり，青実線は目標モデルの周波数特性であ

る．いずれも図も，応答全体の振幅包絡および位相特性は，おおよそ近似できていること

を示している．しかし，モデルの次数を 256次に制限しているため，特に 14 kHzを超え

る高周波数帯域で，モデル化誤差により生じる歪みが増加している．

この歪みを SDを用いて定量化し，制御点ごと，仮想音源ごとの一覧としてまとめたの

が Tables 5.3–5.4である．Table 5.3は同時推定に基づく実験の結果を示し，Table 5.4は 1

方向ずつの測定に基づく実験の結果を示す．いずれの表も，仮想音源に対して同側耳側の

制御点では歪みが小さく抑えられているが，頭部の陰となる対側耳側の制御点では拡大す

る傾向を示している．なお，同時推定に基づく実験での平均 SDは 2.79 dB，1方向ずつ

の測定に基づく実験での平均 SDは 2.18 dBであった．
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Fig. 5.12: Comparison of frequency characteristics (simultaneous estimation, red solid line:

measured impulse responses, blue solid line: target model)

Table 5.4: SDs generated by modeling error (direction-by-direction measurement, dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 1.28 1.11 1.57 2.35 3.29

Right ear 3.92 1.47 2.44 2.86 1.47

II.出力追従制御器の設計精度

次に，設計した出力追従制御器と制御対象モデルの直列結合系の周波数特性を

Figs. 5.14–5.15 に示す．これは，仮にむだ時間がないものとしたとき，制御点で合成

される応答である．リファレンスは目標モデルの周波数特性とした．Fig. 5.14 は同時推

定に基づく実験の結果を示し，Fig. 5.15は 1方向ずつの測定に基づく実験の結果を示す.

図中，赤実線はリファレンスとなる目標モデルの周波数特性であり，青実線は直列結合系

の周波数特性である．Fig. 5.15は，わずかな位相遅れを除いて，目標モデルの特性が忠実
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Fig. 5.13: Comparison of frequency characteristics (direction-by-direction measurement, red

solid line: measured impulse responses, blue solid line: target model)

に再現されていることを示している．この位相遅れは，提案法の Step 2，式 (4.43)に示

す 1サンプル分の遅延に相当する．すなわち，理論的には提案法によりほぼ理想的な出力

追従制御が可能であることを示している．一方 Fig. 5.14では，Fig. 5.15と比較して，位

相遅れが大きくなっているように見える．これはプロット時の位相アンラップによる誤差

の累積が原因であり，図より，直流に近い低周波数帯域で発生していることが分かる．そ

の点を除いて，これもほぼ理想的な出力追従制御が可能であることを示している．

Tables 5.5–5.6 に，仮想音源ごとに設計される出力追従制御器の H∞ ノルムを示す．
Table 5.5は同時推定に基づく実験の結果を示し，Table 5.6は 1方向ずつの測定に基づく

実験の結果を示す．参考として，提案法の Step 2，式 (4.46)の Φ̂としてMoore-Penrose

の擬似逆行列を用いた場合も併記した．いずれの表も，提案法により，すべての仮想音源

に対して制御器の H∞ ノルムが大幅に小さくなることを示している．無音区間判定の閾
値，モデルの次数などによりその大きさは変動するが，擬似逆行列を用いた場合と比較し

てより小さな値を返す傾向は変わらなかった．また，インパルス応答の推定法，仮想音源

によって，H∞ ノルムの大きさにばらつきがあること分かる．これは，測定法の差よりむ
しろ，無音区間を判定する閾値処理，特にインパルス応答の立ち上がりを判定する閾値処
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Fig. 5.14: Comparison of frequency characteristics (simultaneous estimation, red solid line:

target model, blue solid line: cascade structured system)

Table 5.5: H∞ norm of the tracking controllers (simultaneous estimation)

Method 1 2 3 4 5

Proposed 3.01 5.81 2.55 6.30 4.37

Moore-Penrose 7.88 60.85 6.32 24.50 30.07

理に起因する．

III.出力追従制御器の再生精度

最後に，実際のトランスオーラル再生を想定し，設計した出力追従制御器のインパルス

応答に制御対象のインパルス応答を畳み込んだ応答の周波数特性を Figs. 5.16–5.17 に示

す．Fig. 5.16は同時推定に基づく実験の結果を示し，Fig. 5.17は 1方向ずつの測定に基

づく実験の結果を示す．図中，赤実線はリファレンスとした目標システムのインパルス応

答から求めた周波数特性であり，青実線は畳み込み出力，すなわち出力追従制御出力の周
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Fig. 5.15: Comparison of frequency characteristics (direction-by-direction measurement, red

solid line: target model, blue solid line: cascade structured system)

Table 5.6: H∞ norm of the tracking controllers (direction-by-direction measurement)

Method 1 2 3 4 5

Proposed 3.49 7.91 3.34 1.45 3.62

Moore-Penrose 12.35 76.99 6.87 16.67 29.16

波数特性である．いずれの図も，応答全体の振幅包絡や位相特性，振幅特性上のスペクト

ルキューなど，音像の定位知覚に係る手掛かりはおおよそ再現されていることを示してい

る．しかし，目標システムのモデル化誤差を評価した Figs. 5.12–5.13と比較して，明らか

に歪みが増加する結果となった．これは，目標システムに加え，制御対象のモデル化誤差

も累積されるためである．

制御点ごと，仮想音源ごとの SDを Tables 5.7–5.8にまとめる．Table 5.7は同時推定に

基づく実験の結果を示し，Table 5.8は 1方向ずつの測定に基づく実験の結果を示す．い

ずれの表からも，仮想音源の位置が正中面から離れるに従い，歪みが増加していることが
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Fig. 5.16: Comparison of frequency characteristics (simultaneous estimation, red solid line:

measured, blue solid line: convolved)

Table 5.7: SDs at control points (simultaneous estimation, dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 6.10 2.87 2.97 4.94 7.12

Right ear 10.09 4.12 2.88 4.75 5.94

分かる．両耳間時間差が大きくなると，むだ時間を分離したのちにも振幅の小さな応答区

間が残ることになる．この区間は信号対雑音比が低く，モデル化誤差増加の主要因となっ

ていると考える．
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Fig. 5.17: Comparison of frequency characteristics (direction-by-direction measurement, red

solid line: measured, blue solid line: convolved)

Table 5.8: SDs at control points (direction-by-direction measurement, dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 6.20 2.28 2.29 4.11 6.63

Right ear 8.67 3.45 2.94 3.64 4.55

5.4 実験 2: ラインアレイスピーカによるシミュレーション
実験

本節では，ラインアレイスピーカを用いたシミュレーション実験の結果を示す．再生音

場のインパルス応答は，Log-TSP を測定信号として用いた 1 方向ずつの測定により取得

した．



5.4 実験 2: ラインアレイスピーカによるシミュレーション実験 83

Table 5.9: Measurement signals in experiment 2

Log-TSP

Sampling frequency (kHz) 48

Bit depth (bits) 24

Signal length (sample) 217

Sound pressure level (dB, A-weighted) 70

5.4.1 実験条件

I.再生音場の測定

再生音場の測定は，実験 1と同じ Fig 5.9に示す音源と受音点配置のもと，NHK放送技

術研究所の音響無響室で実施した．ただし，測定には Fig. 5.10に示す枠型 72スピーカア

レイの下辺のみを取り外して使用した．

測定信号を Table 5.9 にまとめる．実験 2 では 1 方向ずつの測定のみとし，信号長 217

サンプルの Log-TSP を測定信号とした．サンプリング周波数，量子化ビット数は実験 1

と同じ 48 kHz，24ビットとした．2次音源と仮想音源位置のスピーカのそれぞれより測

定信号を再生し，HATSの左右耳位置で収音した応答に逆 Log-TSP，スピーカの逆特性，

および 20 Hzから 20 kHzを通過帯域とするバンドパスフィルタを畳み込んだ信号をイン

パルス応答とした．

測定音圧は HATS の頭部位置においてピークを 70 dB（A-weighted）とし，応答長を

1,024 サンプルとして矩形窓で切り出した．実験 1 と同じく，全応答のピーク振幅から

−32 dBを閾値とし，各インパルス応答の先頭から振幅が閾値以上となるまでの区間，お

よびピークから減衰し振幅が閾値以下となって以降の区間は無音区間とした．

II.出力追従制御器の設計

測定したインパルス応答から，Fig. 5.9に示す各仮想音源に対して，その出力を追従す

る制御器を設計する．Fig. 5.18に実験 2で 2次音源として使用したスピーカユニットの

配置を示す．受聴点は実験 1と同じ 1点とした．したがって，制御対象は 13入力 2出力

の，目標システムは 1入力 2出力の離散時間線形時不変システムとなる．

インパルス応答から状態空間モデルへの変換には，実験 1 と同じ特異値分解法を用い

た．分離するむだ時間は，インパルス応答先頭の無音区間から直接推定した．このとき，

閾値処理により判定する無音区間が実験 1 と比較して長くなったため，モデルの次数は
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Fig. 5.18: Layout of the loudspeaker units in experiment 2

128次とした．枠型 72スピーカアレイの下辺を除いて撤去した結果，治具での反射が実

験 1より減少したためである．

5.4.2 実験結果

Fig. 5.9上で 4とラベル付された受聴点より右後方の仮想音源を例に，その結果を周波

数特性図で示す．

I.再生音場のモデル化精度

まず，むだ時間を分離した目標システムの実測インパルス応答と，そのインパルス応答

から実現した目標モデルの，それぞれの周波数特性を Fig. 5.19に示す．図中，赤実線は

リファレンスとなる目標システムの実測インパルス応答の周波数特性であり，青実線が目

標モデルの周波数特性である．図は，実験 1 と同じく応答全体の振幅包絡および位相特

性は，おおよそ近似できていることを示している．モデルの次数を 128 次に制限したた

め，Fig. 5.13 と比較して，振幅特性，位相特性ともに包絡が緩やかになっている．しか

し，14 kHzを超える高周波数帯域で歪みが増加する傾向は実験 1と同様であった．

この歪みを SDを用いて定量化し，制御点ごと，仮想音源ごとの一覧としてまとめたの

が Table 5.10である．表より，仮想音源に対して同側耳側の制御点では歪みが小さく抑え

られているが，頭部の陰となる対側耳側の制御点では拡大する傾向が伺える．実験 1と比

較して，歪みはやや大きくなる結果となった．

II.出力追従制御器の設計精度

次に，設計した出力追従制御器と制御対象モデルの直列結合系の周波数特性を Fig. 5.20

に示す．リファレンスは目標モデルの周波数特性とした．図中，赤実線はリファレンスと

なる目標モデルの周波数特性であり，青実線は直列結合系の周波数特性である．提案法に
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Fig. 5.19: Comparison of frequency characteristics (red solid line: measured, blue solid line:

target model)

Table 5.10: SDs generated by modeling error (dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 1.34 2.22 2.13 2.42 5.56

Right ear 4.47 1.48 2.76 1.25 1.03

よりほぼ理想的な出力追従制御が可能であることは実験 1で示されており，本実験でもそ

れを追認する結果となった．

Table 5.11に，仮想音源ごとに設計される出力追従制御器のH∞ ノルムを示す．参考と
して，提案法の Step 2，式 (4.46)の Φ̂としてMoore-Penroseの擬似逆行列を用いた場合

も併記した．Table 5.11は，提案法により，すべての仮想音源に対して制御器のH∞ ノル
ムが大幅に小さくなっていることを示している．実験 1と比較しても，H∞ ノルムがおお
よそ小さく抑えられる結果となった．これは，モデルの次数を 128次に制限したことに加

え，反射の減少により良条件での求解が可能となったためと考える．また，受聴点が 2次
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Fig. 5.20: Comparison of frequency characteristics (red solidline: target model, blue solid

line: cascade structured system)

Table 5.11: H∞ norm of the tracking controllers

Method 1 2 3 4 5

Proposed 3.46 2.45 0.85 2.80 6.75

Moore-Penrose 71.99 70.98 65.72 28.92 31.35

音源に正対する位置より右方向に移動したときの SDの拡大を，制御点ごと，仮想音源ご

とに Table 5.12にまとめる．受聴点が移動することにより歪みが拡大するが，制御点に対

して同側耳側の仮想音源およびH∞ ノルムの小さい後方の仮想音源では，ほかの仮想音源
と比較して歪みの拡大が小さく抑制されていることが分かる．しかし，移動範囲において

同じ音像の定位感を提示するには必ずしも十分抑制性能とはいえない結果となった．
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Table 5.12: Increase of SDs (dB)

(a) Left ear

Distance (cm) 1 2 3 4 5

0.0 0.00 0.00 0.00 0.00 0.00

3.0 4.55 9.21 5.56 11.56 14.08

6.0 6.71 12.60 7.26 15.23 20.14

9.0 5.66 10.62 7.66 15.28 17.39

(b) Right ear

Distance (cm) 1 2 3 4 5

0.0 0.00 0.00 0.00 0.00 0.00

3.0 12.31 12.78 5.21 7.42 6.23

6.0 14.41 14.88 10.01 11.06 7.11

9.0 14.96 14.70 10.03 12.72 8.31

III.出力追従制御器の再生精度

最後に，実際のトランスオーラル再生を想定し，設計した出力追従制御器のインパルス

応答に制御対象の実測インパルス応答を畳み込んだ応答の周波数特性を Fig. 5.21に示す．

図中，赤実線はリファレンスとした目標システムの実測インパルス応答から求めた周波数

特性であり，青実線が畳み込み出力，すなわち出力追従制御出力の周波数特性である．図

は，応答全体の振幅包絡や位相特性，振幅特性上のスペクトルキューなど，音像の定位知

覚に係る手掛かりはおおよそ再現されていることを示している．しかし，実験 1 と同じ

く，目標システムのモデル化誤差を評価した Fig. 5.19と比較して，明らかに歪みが増加

する結果となった．

制御点ごと，仮想音源ごとの SDを Table 5.13にまとめる．実験 1とは傾向がやや異な

り，仮想音源に対して同側耳側の制御点ほど歪みが減少し，対側耳側の制御点ほど歪みが

増加する結果となった．
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Fig. 5.21: Comparison of frequency characteristics (red solid line: measured, blue solid line:

synthesized)

Table 5.13: SDs at control points (dB)

Control point 1 2 3 4 5

Left ear 2.10 3.61 3.64 5.62 7.68

Right ear 5.10 5.19 4.44 3.18 3.00

5.5 実験の考察

トランスオーラル再生において，その制御器のロバスト性は，音像の定位感，音色，受

聴者の個人性，受聴範囲などに影響を与える重要な要素である．そのロバスト性と深く関

係し，再生音場の不確かさや入力信号に含まれる雑音成分を増幅するする制御器のゲイン

を最小化する提案法は，様々な受聴環境を想定した設計アプローチであるといえる．しか

し，凸計画問題では閉じた実行可能領域内で最適解を探索するため，必ずしも所望のロバ
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スト性を満足する解が得られるとは限らない．実験 2では受聴点の移動に対する歪みの拡

大を評価したが，移動範囲において同じ音像の定位感を提示するのに十分な抑制性能は得

ることができなかった．このように厳しい条件のもとで実際的な解を得るためには，従来

の正則化法や TSVD法と同様，制御点での出力追従性能をある程度犠牲にして良条件で

の求解を可能とする緩和処理が必要となってくる．また，提案法では，制御対象を mp 入

力 p出力（mp > p）の離散時間線形時不変システムとしている．これは，式 (4.46)によ

り定式化される出力追従制御の制約下で実際的な解を得るためである．mp に対して pが

増加するに従い良条件での求解が難しくなり，mp = pの条件下では，通常解を得ること

ができない．この場合にも，同様の緩和処理が必要となる．

実験 1ではシステムの次数を 256次に，実験 2では 128次にしたため，仮想音源の位

置によってはモデル化誤差がやや大きくなる結果となった．両実験の比較により，次数を

高くすればこの誤差が改善されることが分かる．しかし，制御に用いる公称モデルとして

は，低い次数で簡単に表現できることが望ましい．また，次数を高くすることにより制御

器設計の計算コストが上昇すると共に，再生時の信号処理量も増加する．更には，過剰適

合により良条件での求解が難しくなり，結果として制御器のゲインが大きくなってしまう

ことも考えられる．そのため，これらのトレードオフを考慮したうえで，最適な次数を試

行錯誤により決定する必要があると考える．

同時推定と 1 方向ずつの測定の比較では，設計される制御器の精度に大きな差がない

ことが示された．ただし，既に述べたように，十分な SN比の確保が同時推定法の課題と

なっている．SN比が低下するに従いインパルス応答の無音区間の判定が難しくなり，特

にインパルス応答の立ち上がりの判定が困難となる．今後，より多くの 2次音源を使って

トランスオーラル再生制御器を設計する際には，この SN比の差が制御器の精度として現

れてくることも考えられる．また，このインパルス応答の立ち上がりが最適解を探索する

際の実行可能領域を決定するため，適切な測定法の選択には HRTFの測定以上に注意を払

う必要がある．

SN比からはやや論点がずれるが，このインパルス応答の立ち上がりの振幅が大きいほ

ど制御器の H∞ ノルムは小さく抑えられる傾向にある．インパルス応答の先頭を打ち切
ればそのモデル化誤差は増加するが，その誤差が聴感上許容される範囲であれば，提案法

における緩和処理として用いることができる．その詳細な検討は，今後の重要な課題の一

つである．
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本論文では，予測誤差法による HRTFの多方向同時推定法と，出力追従制御を応用した

トランスオーラル再生法を提案した．

6.1 研究の成果

第 2章では，本論文で提案するトランスオーラル再生法の基礎となる HRTFについて，

その定義から測定，応用までを概説した．また，HRTFに係る諸課題を，測定，応用とな

るバイノーラル再生法，トランスオーラル再生法のそれぞれについて整理した．

第 3章では，HRTFの測定時間を短縮する方法として，予測誤差法による多方向同時推

定法を提案し，その同定入力を一つの M系列から作成する方法を示した．また，測定を

実施する実験室の反射や残響を考慮した同定入力の作成法を提案した．HRTFの多方向同

時推定実験を実施し，許容限の範囲となる精度で HRTFを推定することができることを示

した．また，実験を実施した防音室の残響時間を考慮して同定入力を作成し，その入力を

用いた多方向同時推定実験を実施した．その結果，HRTFの推定精度が，特に頭部の陰と

なる方向で大幅に改善されることを示した．

第 4 章では，出力追従制御を応用した状態空間でのトランスオーラル再生法を提案し

た．トランスオーラル再生法では，制御器のゲインにより増幅されるその不確かさや入力

信号に混入する雑音成分が問題となる．提案法では，トランスオーラル再生制御器の設計

を，制御器のH∞ ノルムを評価指標とする凸計画問題として定式化した．制約条件の記述
には LMIを用いた．逆システムの成立する制約条件を出力追従制御の成立する制約条件

として緩和し，適当な等価変換と変数返還を施すことにより，トランスオーラル再生制御

器の設計に係る制御仕様が LMIに帰着されることを示した．

第 5章では，提案するトランスオーラル再生法の応用先として研究を進める，22.2ch音

響方式とディスプレイ一体型スピーカについて概説した．また，枠型スピーカアレイとラ
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インアレイスピーカを用いたトランスオーラル再生をシミュレーション実験により検証

し，提案法により制御器のゲインが抑制されること，モデル化精度を高めれば理論的には

ほぼ理想的な出力追従制御が可能であること，一方でモデル化精度と制御器のゲインはト

レードオフの関係にあることを示した．また，受聴点の移動に対して十分なロバスト性を

得るまでには至らなかったこと，そのような厳しい条件のもとで実際的な解を得るために

は，出力追従性能をある程度犠牲にして良条件での求解を可能とする緩和処理が必要と

なってくることを今後の検討課題として示した．

6.2 今後の発展性

HRTFの多方向同時推定法では，測定信号を複数のスピーカより同時に再生し，その応

答を被測定者の外耳道入口に据え付けられたマイクロフォンで収音する．このとき，被測

定者の負担とならないよう音圧レベルは低めに調整されるため，一つ一つの測定方向を考

えたとき十分な SN比を確保できていない場合がある．音圧レベルを上げずに SN比を改

善するには，測定信号を時間軸方向に伸長する，すなわちシフトレジスタの段数をより多

くして作成した M系列を入力信号として使用する方法が考えられる．しかし，測定信号

が長くなり，同定入出力ベクトルが大きくなると，予測誤差法の計算過程で必要となる計

算時間および計算機上の作業領域が O(N3) のオーダで増加する．この問題に対して金井

ら [100]は，行列のブロック対角化近似を用いた低計算量推定法を提案した．対角行列の

スパース性を利用した計算量削減の有力なアプローチであり，今後の進捗が期待される．

トランスオーラル再生法を含む音場再現・再生法において，その受聴範囲の拡大は，再

生法によらず共通する課題の一つである．第 5 章の実験 2 では，H∞ ノルムが小さくな
るほど受聴者の移動に対して歪の拡大は抑制されるが，制御点のごく近傍を除いて十分な

抑制性能とはいえないことが示された．受聴範囲を広く拡大するためには，受聴点を複数

とする多点制御に拡張したうえで，提案法を適用していくのが一つのアプローチであると

考える．ただし，前述のように良条件での求解が難しくなるため，システムの要求仕様に

応じて何らかの緩和処理と組み合わせる必要がある．この緩和処理法の検討は，今後の重

要な検討課題である．また，人は周波数ごとに様々な手掛かりを用いて音像を定位知覚し

ており，その手掛かりの重要度は周波数により異なることが知られている．提案法では，

全周波数帯域を通じて H∞ ノルムを制御器設計の評価指標としたが，想定される再生音
場の不確かさや様々な雑音成分の入力に対して高いロバスト性を実現するためには，その

性質と共に，人の聴覚特性を考慮した評価指標の検討も必要になってくると考える．著

者 [101]は，非負値制約に基づく逆システムのゲイン抑制法を提案している．これは，位

相がほぼランダマイズされる高周波数帯域において，同相加算によるゲイン増幅の抑制を

設計の制約とするものである．人の聴覚特性を利用した帯域別制御の取り掛かりとして，
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今後も検討を継続する所存である．
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付録 A

特異値分解法によるインパルス応答
からの実現

対象として，m入力 p出力の離散時間線形時不変システムを考える．

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) + w(k) (A.1)
y(k) = Cx(k) + Du(k) + v(k) (A.2)

ただし，x(k)，u(k)，y(k)はそれぞれ状態変数ベクトル，入力ベクトル，出力ベクトルで

あり，w(k)，v(k)はそれぞれシステム雑音，観測雑音である．A，B，C，Dはシステムの
係数行列を表す．また，システムの次数を nとする．

1. システムのインパルス応答行列 g(k)を要素として持つブロックハンケル行列 Hi, j

を構成する．

Hi, j =


g(1) g(2) · · · g( j)
g(2) g(3) · · · g( j + 1)
...

...
. . .

...
g(i) g(i + 1) · · · g(i + j + 1)

 (A.3)

ただし，i， jはシステムの次数 nより十分に大きいものとする．

2. Hi, j を特異値分解する．

Hi, j = UΣVT

=
[

Us Uw

] [Σs 0
0 Σw

] [
VT

s
VT

w

]
(A.4)

ただし，下付き文字 ‘s’は信号部分空間，‘w’は雑音部分空間を意味する．また，Σs

は Hi, j の特異値を大きいものから対角に並べた対角行列であり，Σw は残りの小さ

な特異値を対角に並べた対角行列である．

Σs = diag [σ1, σ2, · · · , σn] , σ1 > σ2 > · · · > σn (A.5)
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Σw = diag [σn+1, σn+2, · · · ] , σn >> σn+1 > σn+2 > · · · (A.6)

このとき，Σs に含まれる特異値の数がシステムの次数の推定値 nとなる．

3. システムのインパルス応答行列は

　 g(k) =


0, k < 0
D, k = 0
CAk−1B, k > 0

(A.7)

で与えられるため，

Hi, j =


CB CAB · · · CA j−1B

CAB CA2B · · · CA jB
...

...
...

CAi−1B CAiB · · · CAi+ j−2B

 (A.8)

となる．これを念頭におき，Hi, j を

Hi, j ≈ UsΣsVT
s

= Γ1:iΩ1: j (A.9)

のように分解する．ただし，

Γ1, j = UsΣ
1
2
s

=


C

CA
...

CAi−1

 (A.10)

Ω1:i = Σ
1
2
s VT

s

=
[

B AB · · · A j−1B
]

(A.11)

はそれぞれ拡大可観測行列，拡大可制御行列である．

4. この分解を行うことができれば，拡大可観測行列と拡大可制御行列の第 1ブロック

要素からそれぞれ Cと Bを求めることができる．

C = Γ1: j(1 · · · p, 1 · · · n) (A.12)

B = Ω1:i(1 · · · n, 1 · · ·m) (A.13)

なお，D = g(0)である．
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5. 拡大可観測行列は

Γ2:i =


CA
CA2

...

CAi


=


C

CA
...

CAi−1

 A

= Γ1:i A (A.14)

と表すことができるため，Aの最小 2乗解は

A = Γ+1:iΓ2:i

= (ΓT
1:iΓ1:i)−1ΓT

1:iΓ2:i (A.15)

により与えられる．ただし，(·)+ は (·)のMoore-Penroseの擬似逆行列を表す．
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