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CHAPTER　I.　INTRODUCTION

１－Ｉ　PREFACE

　　　　　工ｎ　recent　years,electrical　communication　technology　has

made　ａ　startling progress ，not　only　in　the　domestic　coitimunica-

tion　but　also　in　the　overseas　communication.　工ｎmany　kinds　of

electrical　communication　systems ，electrical　filters　have　play-

ed　extremely　important　roles.　工ｔ　is　no　exaggeration　to　say

that　the　progress　of　filter　technology　has　advanced　that　of

communication　systems.　Recent　communication　systems　require

filters　of　low　cost　and　small　volume　maintaining　high　perfor-

mances.　　Needless　to　say,　much　efforts　have　been　paid　to　this
　　　　　　　　・
regard.　　However, inフorder　to　satisfy　high　performances ，ａ　lot

of　complex　calculation　process　is　needed.　To　solve　this　problem.

the　idea　of　computer　aided　design (CAD) has　been　introduced。

　　　　工ｎ　this　study,emphasis　is　placed　upon　the　CAD　methods

for　electrical　filters.　･The　his torical　review　of　filter　design

and　the　significance　of　this　study will　be　described　in　the

ｆｏ１:Lowing　sections.

１-２　’Ｈ工STORICAL　REVIEWOF　Ｆ工LTER　DESIGN

　　　　　since　七he　fi:Lterdesign　theory by　"image　parameter method”･

was　introduced by 0.J.Zobel　in　192 3, many　ｆｉ１七er　design　theories

based　on　this　method　have　been　investigated.　However, this

method had basically　some difficulties　to　require many match-

ing　conditions.　　Furthermore, to　realize　ａ　filter　with　sharp

- １　－
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cut　off　characteristics　was　very　difficult.　Overcoming　these

difficulties,　S.Darlington,　W.Cauer　and　H.Piloty　have developed

七he　design　theory　by　”operational　parameter　method".　The

Chebyshev　approximation　theory　for　band　pass　filter　based　on

this　method　has　been developed　by　H.Watanabe,　while　the　above

mentioned　people　dealt with　low pass　filter.　　They　ａ１１

gave　the　transfer　function　with Chebyshev　characteristic　in　ａ

closed　form.　　However, a　given　specification　is, in many　case ｓ，

arbitrary　or　does　not　always　require　Chebyshev　characteristic.

Therefore, a　designed　filter　with　Chebyshev　characteristic　may

have　an　unreasonable　characteristic　for　the　given　specification.

　　　　A.J.Gibbs　has　developed　the　iterative　approximation　tech-

nique by　using　ちｈｅ　filter　characteristic　function　φ（ｐ）ｔｏ meet

an　arbitrary　specification.　　His　method　fixes　cut　off　frequen‘

cy　and, therefore, after　approximation, ^(p) converges　ｗｉ七ｈ

some　constant extra　insertion　loss　in　the　stop band。

　　　　工ｎ　t±ie　author's　method, on　the　contrary, the　cut　off　fre-

quency　moves　and, therefore, after　approximation, ll*(p)　conver-

ges without　any extra　loss　in both　the　passband　and　the

stopband.　　This　transfer　function　has　ａ　minimum　group　delay

characteristic　and　ａ　reasonable　loss　characteristic　under　ａ

given　order　of　ｆｉ:Lter.

　　　　Next, the　development　of　realization　technique　by　posi-

tive　reactance　elements　will　be　reviewed.　S. Darlington

introduced　the　fact　that　no-pole　filter, which　has　no

attenuation　pole　in　ａ　finite　frequency　range, is　realized　by

● ２－
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positive　reactance　elements.　The　problem, "what　is　the　reali-

zation　condition　of　filter　having　attenuation　poles　in　ａ　finite

frequency　range？”, was　solved　by　T.Fujisawa　for　the　１０Ｗ　pass

filter　case.　He　also　introduced　the　realization　technique.

For　ａ band　pass　filter with　unsymmetric　transfer　characteris-

tic, H.Watanabe　solved　this　problem。

　　　　　For　ａ　band　stop　filter,this　problem was　solved　by　the

author　for　the　first　time　in which　he　gave　ａ　ｒｅａ:Lization

condition　together with　synthesis　technique。

　　　　　Recently,the　digital　signal　processing (DSP) technique

application　七〇　an　electrical　communication　system, has　been

energetically　investigated, because　it　is　very　attractive　in

regard　to　several　aspects, such　as　cost, performance ｆ　size　and

reliability.　工ｎ　DSP　technique, digital　filters　play　essentiaL

roles.　Progress　in　semiconductor　technology, app］Licable　to

ＬＳ工's, has　given　ａ　big　influence　on　elec七rical　filter　realiza-

tion　technique.　　工ｎ　other words,　the　digital　ｆｉ:Lter　technique,

the　idea　of which　appeared more　than　ｔｖｊｅnty　years　ago,has

been　introduced　to　ａ　real　world by　using　ＬＳ工　technology。　The

digital　filter　design　technique　is　fundamentally　based　on　the

classical　network　theory.　　However,　it　must be　noted here　that

the　digital　ｆｉ:Lters　are　expressed　in　ａ　sampled　system.

Furthermore, since　the　coefficients　and　variables　in　digital

filters　are　expressed　by　finite word　length, quantization

error　effects　must be　considered.　工ｎ　spite　of many　contribu-

tions　in　this　regard, it　can be　said　that　ａ　fully　practical

㎜ ３－
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method　has　never　been　developed.　The　author　has　developed　the

digital　filter　design　program　system which　contains　various

new　approaches　to　minimize　the　quantization　error　effects.

This　contribution will　be　ａ　step　for　ａ　more　practical　design

method.

］．－３　　Ｓ工ＧＮ工FICANCE　AND　SUMMARY　OF　ＴＨ工Ｓ　STUDY

　　　　　WitJi　the　development of　digita:Ｌ　computer, many　studies　on

computer　aided　design, called CAD, have　been　done.　For　design-

ing　filters　which　accomplish high　performances, CAD　technique

must　be　adopted.　　工ｎ　this　case, it　is　necessary　to　pay　attention

in　the　following　two　points ．

　　　　　　(i) Easy　access　to　digital　computer.

　　　　　(ii) Less　computation　process　for　saving　computing　time.

Throughout　this　study,　the　strong　attention　has　been　paid　to

these　points ．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，

　　　　　This　paper　consists　of　two　parts;

　　　　　(1) Reactance　filter　design (Chapters　２－５）．

　　　　　(2) Digital　filter　design (Chapters　６－７）．

　　　　　From another　point of　vieＶＩ， we　can divide　this　paper　into

two　contents　of　network　approximation　and　realization　theory・

Chapters　２，５
ｆ　６　and　７　deal　with　approximation　theory ， while

Chapters　３
ｆ　４ｒ　５　and　６　are　concerned

with　realization　theory ・

　　　　　工ｎ　Chapter　２，ａ　general　approximation　theory　is　investi-

gated.　The　problem how　to　determine　ａ　reasonable　cut　off

frequency　and　an　optimum　filter　degree　for　an　arbitrary

- ４－
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prescribed　specification　in　the　frequency domain, is　solved

by　taking　fully　advantage　of　CAD　technique 。

　　　　　工ｎ　Chapter　３ｆ　an　approximation　theory　introduced　in　chapter

２　is　applied　to　the　design of　ａ band　stop　filter with　unsym-

metric　七ransfer　characteristics　and, furthermore, a　practical

realization　theory　for　this　type　of　band　stop　filter　is

introduced.　　By　this　work.　an　important　problem on　the　filter

realization　theory　remained　for　band　stop　filter, has　been

solved　for　the　first　time.

　　　　　InChapter　４ｆ　ａ　fully　automated　designmethod of　the

Norton　transformation, which　is　one　of　the　proccesses　of　band

pass　ladder　filter　design　and　is　to　make　the　equivalent　circuit

transformation　from　the　original　element　values　into　the

practical　element　values, is　developed　by　using　ａ　heuristic

approach.　　This　method makes　possible　to　release　the　filter

engineer　from　his　hand　work, who　suffered　from　the　complex

Norton　transformation　process.

　　　　　InChapter　５，ａ　design　theory　of　ａ　four-port　directional

filter　to　be　used　in　ａ　sx±≫marine　cable　ｓｙｓ七emwhich　requires

extremely　high　reliability, is　introduced.　This　design　theory

can　reduce　the　number　of　filter elements　with　excellent per-

formances.　The　directional　filters　designed　by　this　theory

are　widely　used　for　submarine　cable　systems　in　Japan。

　　　　　工ｎ　Chapter　６，ａ　computer　aided　design　program　system　for

digital　filter　is　presented.　First, the　general　property　of

-
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digital　filter　and　some problems　related　to　an　actual　design

are　described　and　then.　ａ　new program　system is　explained.

Finally,　the　digital　filter　used　in　TDM-FDM　transmultiplexer

is　shown　as　an　example, which　is　ａ　typical　application　to

digital　signal　processing。

　　　　　工ｎ　Chapter　フｆ　ａ　simultaneous　approximation　technique　in

both　frequency　and　time　domains　for　an　infinite　impulse　res-

ponse　digital　filter　is　introduced.　The　transfer　function

with　equiripple　stopband　attenuation　is　expressed　in　ａ　sampled

system　and.　by　us ing　thi ｓ　transfer　function, time　response

approximation　is　carried　out.　This method　is　applied　to　the

design　of　the　Nyquist　roll off　digital　filter　for　use　of　data

transmission　system。

　　　　　工ｎ　Chapter　８ｆ　the　results　obtained　throughout　this　study

are　summarized.

－６－
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１－４　　SYMBOLS　APPEARED　工Ｎ　THE　PAPER

Symbol Meaning　and　definition

　　　As

　　　Ae

　　　Ω

　　　Ｐ

　　Ｓ(ｐ)

　　剌ｐ)

　　T{p)

　　H{p)

　　　Ｎ

　　　Ｍ

　　　no

　　　noo

qi　or　Qi

　　　Ｙ

　　　Ｓ

　　　豆

ki　or　hi

attenuation　loss

return　loss

angular　frequency　in　ａ　continuous　system

complex　variable　in　ａ　continuous　system

operating　transfer　factor

　　　　　　　　　S(p)= C･ＨＩ{ＲＥ

charac七eristic　function

　　　　　　　　　,1,/_＼ _ TT h(p)

Ｓ(１))・Ｓ(－ｐ)＝１　十］(１))・　φ(－１?)

reflecting　transfer　factor

transfer　function

　　　　　　　　　H(p)゜Ｓｌｐ)

degree　for ｇ(ｐ)ｏｒh(p)

degree　for　f{p)　　　　　　

・
degree　of　attenuation　pole　at　zero　frequency

degree　of　attenuation　pole　at　infinite　frequency

pole

admittance　matrix

scattering matrix

unit matrix

residue
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Symbol Meaning　and　definition

　　　ko

　　　ｋｃχ，

　　　Ｒ

　Ｌ or 兌

　　　Ｃ

　　　φｉ

Ge　or　Ev

　　　Un

　　　Re

　　　工ｍ

　　LPF

　　HPF

　　BPF

　　BSF

　　　fs

　　　Ｔ

　　　△Ｔ

　　　ω

　　　Ｚ

　　Ｈ(Ｚ)

　　Ｆ工Ｒ

　　工工Ｒ

　　ｘ(ｎ)

　　ｙ(ｎ)

residue　at　zero　frequency

residue　at　infinite　frequency

resistance

inductance

capacitance

transformer　ratio

even part of polynomial

odd part of polynomial

real　part　or　real　axis

imaginary　part or　imaginary　axis

１０ｗ pass　filter

high　pass　filter

band pass　filter

band　stop　filter

sampling　frequency (Hz)

sampling rate （Ｓｅｃｏｎｄ）Ｔ＝去

clock　rate (second)

angular　frequency　in　ａ　sampled　system

　　　　　　　　　　　　　　　　　（ｏｒ　ａ　discrete　system)

complex　variable　in　ａ　sampled　system
　　　　　　　　　　　　　　　　　（ｏｒ　ａ　discrete　system)

transfer　function

finite　impulse　response

infinite　impulse　response

nth　number　in　t±ie　input　sequence

nth　number　in　the　output　sequence

-
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CHAPTER 2. GENERAL APPROXIMATION THEORY

２－１　　工NTRODUCT工ON

　　　　　Ａ　loss　specification　given　to　ａ　filter　is,in　general.

arbitrary　as　shown　in Fig.　2-1, in which　ａ　loss　characteristic

of　filter　should　be　outside　of　the　shaded　area.

7０

６０

０

０

５０．０

40.0

○

０

６

４

０．２

○

(
.

～

０．３ ２．６ ３．０　３．４ ４．０　４．２ ４．５ 　　　　　　４．９

Frequency (kHz)

Fig.　２－１　　　An　example　of　loss　specification.

５．２

For　example ，assuming　that　the　filter　shown　in Fig. 2-1　is

used　in　ａ　telephone　transmission　system, a　stairway　shape　loss

specification　reflects　the　fact　that　the　voice　signal　limited

ｗｉｔ二hin　４．０　kHz　frequency　bandhas　ａ　frequency　spectrum of　ａ

- １７ －
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convex　form (called　psophometer weighting).　工ｎ　other　words,

１ｎ　this　case,　we　do　not　need　to　have　ａ　flat　passband　and

equiripple　stopband　filter.

　　　　Ａ　filter　approximation　theory　with　an　arbitrary　stopband

and　ａ　Chebyshev passband　characteristics　has　been　developed

by Ｈ．Ｗａｔａｎａｂｅ（１），Ｔ．ＦｕｊｉＳａｗａ（２），Ｇ．Ｃ．ＴｅｍｅＳ（３）ａｎｄ others・

However,　as　clearly　shown　in　the　passband　specification　in

Fig. 2-1, it　is　not　necessary　for　ａ　ｆｉ］Lter　to　have　ａ　Chebyshev

passband　ripple.　This　suggests　ａ　possibility　to　reduce　ａ　fil-

ter　degree.

　　　　Ａ．Ｊ．Ｇｉｂｂｓ（４）ｈａｓ　given　an　iterative　approximation　method

to　solve　七his　problem, in which his　filter　has　ａ　weighted

Chebyshev passband.

　　　　However, there　still　remained　ａ big problem because　they

all, including　Gibbs　method, fixed　the　given　cut off　frequency・

Therefore, after　approximation,　the　transfer　function has　an

extra　attenuation　loss ．　This　causes　ａ　problem because　an　extra

attenuation　loss　produces　an　increase　of　group　delay　て（Ω）． 工ｔ

is　well known　that　the　loss　deviation　D(n) caused by　Ｑ　char-

acteristics　of　inductor　and　capacitor　used　in　the　network, is

related　to　て（Ω）ｉｎ　the　following　rela七与）ｎ（５）．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ｄ（Ω）･・　て（Ω）●　土
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ｑ　　　●

Therefore, an　increase　of　て（Ω) produces　an　increase　of　Ｄ（Ω）・

　　　　The　author　has　developed　an　improved　approximation method,

in which ａ　reasonable　cut off　frequency　is　determined　so　that

- １８　－
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the transfer function exactly meets the specifications with

reasonable　tolerance　and without　ｅχtra　attenuation　ｌｏｓｓ（６）．

Examples　of　the　conventional　method　and　the　author's　new method

are　compared　in　the　fina:Ｌ　section　in　this　chapter.

２－２　　FUNDA】MENTAL　ＰＲ工ＮＣ工PLE

　　　　　On　ａ　reactance　transfer　function, the　following　relations

are well　known.

where

As　＝Ａｅ＋１０　１ｏｇｌｏψ（ｐ）・ψ（-ｐ）　，Ｐ　＝卸　，Ω＝　angular

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　frequency

As　＝１０　:LogioS(p)・S(-p)

Ae = 10　:LogioＴ(ｐ)・Ｔ(－ｐ)

S(p) :　operating　transfer　factor

T(p) :　reflee七ion　coefficien七　factor

４Ｊ(ｐ)＝　filter　characteristic　function.

and.　As　and Ae　express　the　attenuation　loss　and　the　return

loss, respectively.

Since　Ａｓ≫Ae　in the　stopband, we have

　　　　　　Ａｓえ１０　１ｏｇｌｏψ（ｐ）弓（－ｐ）．　　　　　　　　　　．　　　　　　　　　（２－１）

since　Ａｅ≫As in　the　passband, we have

　　　　　　Ａｅだ－１０ １ｏｇｌｏψ（ｐ）・ψ（－ｐ）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　（２－２）

Therefore, we　can　characterize　the　both bands　by　φ（ｐ）．　Ｆｉｇ・

２－２　shows　graphically　the　relations　between As/ Ae　and　ψ（ｐ）．

The　relation between Ac　or Ae　and　the　error　caused by　the

approximation　of　Eqs.(2-1) or (2-2), is　shovm　in　Fig.　２－３．

- １９　－
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工ｎ　case　that Ae　or As　is　larger　than　１０　dBwhich　is　general　in

actual　design　s tage, the　error　is　less　than　０．５　dB.

２－３　　FREQUENCY　TRANSFORMATION

　　　　　Since　the　frequencies　tobe　considered here　range　from

zero　(p=jO) to infinity (P=j°°), "the imaginary axis in the

p-plane　must be　transformed　into　the　finite　region by　the　fol-

lowing　equation.

ｙ　°ｃ　§４ﾍﾞﾄﾞF
(2-3)

where　Ｃ　is　positive.　　By　this　linear　frequency　transformation,

ｙ　is　limited　to　the　region　from －Ｃ　to　十Ｃ．　　This　relationship

is　shown　in　the　following　figure ・

－〕（゛ jo j1 p-plane j・・

－Ｃ ０

21　－
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i){p) is, in　general, given　as follows(5),

4'(R)゜HI‘
a3

‘ ゜

ｌ

(ｐ２十C2)Yp ・(ｐ十Co)Ｙｎ

＝1　　　　11

H守　　≒
ii（p2十Ｑで,）Ｙり･ｐYO

Ｖ＝１

where　Ｈ　is　ａ　constant　and h(p),　f(p) are　polynomials　of　ｐ’

The　zeros　and poles　except for　term (p +　Ｃｏ）Ｙｎ　in４･(p) exist

on　the　imaginary　axis ．　When ｈ(p) is　of　odd degree, Yn =　1, and

when　h(p) is　of　even　degreeｒ 　■Ｙｎ＝　０．　YO　expresses　the　degrees

of　zero at p=jO　in　f (p).

　　　　Here, we　define　N, M, ncχ3and no　as

　　　　　　Ｎ°２（ｈ　十Ｔ２十　‥゜十Ｙｋ）十　Yn

　　　　　　M = 2(Yi十Ｙ２‘十　‥ｊ十Ｙｈ）十Yo

　　　　　　noo= N　－Ｍ

ｎｏ°　YO

noo and　no　express　the　degrees　of　attenuation　poles　at　infinite

frequency　and　zero　frequency, respectively.　　　　　　　　　　　　　　　　・

　　　　工ｎ　七he　lowpass　filter, we　have　the　relations　of　Co　＝　０，

no　＝Ｏ　and Ｎ　＞Ｍ．

　　　　工ｎ　the　band pass　filter, we　have　the　relations　of　no　≒　０

and Ｎ　＞Ｍ．

　　　　剌ｐ）・剌－ｐ）ｃａｎbe　transformed into　Φ(y) in　the y-plane

through the svibstitution of Eq.(2-3) .

－　２２　－
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where

and

where

ｋ

Ｈ(ｙ十　ｙ

Φ（ｙ）＝HI2苧

y2り　＝Ｃ

Ｃ;　＝Ｃ

Ｈ゛２　＝Ｈ２

＼
μ＝１

ｌｌ』)
２Υμ゜(ｙ‾Ｃ;)Ｙｎ

　ｎ(ｙ十ｙ

り＝1

ylμ　＝　ｃ
と

ｰ

ﾆｺﾞｺﾞk

　　　　　　　　1＋邨

1 - Qv

１＋勁

ｄキ１
-ｄ－１

　Ｈ（１十Q2）

Ｖ＝1　　　　　り

２り
)2Yり・(ｙ-Ｃ)Ｙ6

2Υμ 2Yn
・(Cg－1)

　　　ｋ　　　　　　　　　　ｈ

°２Σ_Υμ十Yn －（２ΣΥり十Yo）　・
Ｖ＝１

Now we　define　A{y)･as　follows・

　　Ａ(ｙ)＝･１０　log10Φ(ｙ)

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ｋ

°10 logio e{Ko十Ho十ﾕ12Υμ･loge(y十ｙlμ)

Ko　°　loggK

．●

v=l

２３ －

゜loge(y　十　ｙ２ｘ,）｝　　　　（２－４）
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and

Ｋ　　＝
(ｙ－Ｃふ)Yn
-

(ｙ　－　Ｃ)ＹO

Ho　°　loggH' ２　　　・

A(y) expresses　ａ　loss　characteristic　in　the　y-plane.

2-4 DETERMINATION　OF　ＯＰＴ工MUM CUT　OFF　FREQUENCY AND
ＯＰＴ工MUMＦ工LTER DEGREE

The　function A(y) has　ｋ十ｈ＋１　independent variables　of

ｙ１１｣″ｙ２り　and　Ho　whichare　determined　so　that A(y) exactly meets

the　both　specifications　in　the　passband　and　the　stopband

except　at　the　passband　edge　frequency.　　This　is　shown　in　Fig.

２－４　in　the　case　of　７　degree　low　pass　filterwhich ｈａｓ’７

independent　variables.

　　　　　工ｎ　this　figure,A(y) exactly　meets　the　specifica七ions　at

７　points　denoted by　circ:Les.　　We　can　also　see　that　the　pre-

scribed　passband　edge　frequency　Ｙｃ moves　to Yc'　as　if　the

specified　cut　off　frequency　is　changed.

　　　　　This　method　canbe　applied　to　the　band pass　ｆｉ:Lter, as

s^hown in Fig. 2-5.　工ｎ　this　figure, the　band pass　filter which

has　１０　independent　variables, exactly　meets　the　specifications

at　１０　points　except　at　two　passband edge　frequencies.　工ｎ　this

case.　two　cut　off　frequencies y-p　and　ｙ十ｐmove　to　^-p'　and　ｙ十ｐ゛

　　　　　　　　　　　　　　　　　　－respectively.

- 24　－



●

づ

Fig. 2-4

Fig. 2-5

Charac七eristic　of　A{y) after　approximation
ｚ　low pass　filter.

Characteris七ic　of　A(y) after　approximation
ｚ　band pass　filter.

㎜ 25　－
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　　　　　Without　loss　of　generality, we　can　restrict　the　following

discussions　to　the　low　pass　filter　case.　After　optimization,

in　the　low　pass　filter, the　following　three　cases　arise, which

are　shown　graphically　in　Fig. 2-6.

case　1:　Specification　is　satisfied with　reasonable　tolerance

which　means　that　the　zero　nearest　to　the　passband edge　is

within　the　specified　passband (see　Fig. 2-6-a) .　工ｎ　this　case.

the　initial　degree　of　filter　is　reasonable　to　meet　the　specifi-

cation.

case　２＝　Specification　is　unsatisfied (see　Fig. 2-6-b).　In

this　case.　since　the　initial　degree　is　under　estimated, we

shou:Ld　increase　the　degree, whose　operation　is　carried　out by

●　　　　　increasing　ａpole　and　zero pair on　the　imaginary axis・

Ｓ

case　３ｚ　Specification　is　satisfied　with　too　large　tolerance

which means　here　that　the　zero　nearest　to　the　passband　edge　is

outside the　given　cut　off　frequency (see　Fig. 2-6-c).　　工ｎ　’

this　case, since　the　initia:Ｌ　degree　is　over　estimated, we

should　decrease　the　degree, whose　operation　is　carried　out

by　ｅ:Liminating　ａpole　and　zero　pair　on　the　imaginary　axis ．

　　　　　工ｎ　thisprocedure, no　and noo　are both　fixed while　Ｎ　and Ｍ

are　changed.　　Through　the　above　technique,　we　can　determine

the　reasonable　filter　degree　automatically　by　the　judgement of

computer.

● 26 －
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(a) Case　１

(b) Case　２

(c) Case　３

Fig.　２－６

LOSS

(ｄＢ)

ｙ

ｙ

ｙ

Determination　of　an　optimum　filter　degree.

- 27－
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２－５　　工TERAT工VE　APPROX工ＭＡＴ工ON　METHOD

　　　　Let　us　consider　ａ　low pass　filter　case.　The　frequency

axis　ｙ　is　sectioned　by　pole　and　zero　frequencies,　they　are

［“ｃ「　ｙ１１」［ｙ１１″ｙ１２］tyi2 ″ｙ１３】‾Ｔ‾‾［^lV-l ″ ｙｊｌｋｌ　and

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　［ｙｓ″ｙ２１Hy,, ″ｙ２２］“‾‾‾［ｙ２ｈ″十Ｃ］

which　consist　of　ｋ十ｈ＋1　sections.　ys　expresses　the　stopband

edge　frequency.　　The　problem　is　to　determine　the　ｋ十ｈ＋１　para‘

meters　ｙ即″ｙ２り　and Ho　in Ａ（ｙ）　so　that　the　minimiam　difference

ｅｉ（ｙｉ）（ｉ°１″2,　″ｋ＋ｈ＋1）　beｔｖｊｅen　七he　function A(y) and

the　specification　at ｋ十ｈ＋１　points　ｙｉ　becomes　to　zero,in which

ｙｉ　indicates　the　frequency　to　give the　minimum difference　in

i-th　section.　This　is　shown　in　Fig.　2-7.

－Ｃ

Fig.　２－７　　Approximation　in　A(y).

● ２８ －
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This　problem can be　solved by　assuming　ａ　first　order　approxi-

mation wi th　parameters　ｙ
ｌμ″ｙ２ゾ　and

Ho
°　By　taking　partial

derivative　of A(y) in　Ｅｑ°(2-4) with　respect　to　ｙ叩″ｙ２ゾ　and

Ho , we　have　ａ　following　equation.

10 logio e{ﾕ12仙yTｷｱこ

　ｈ

　Σ

り＝１

ｈｉ °゜ｉ�（ｙｉ＋１　‾ｙｌｐ）／△ｙｌμ’１｝

hi °゜ｉ�（ｙｉ‾ｙｌｐ）／△ｙｌμ’１｝

２－６　　ＤＥＳ工GN　FLOW CHART

29 －

△ｙ
２り

(ｙi

(2-5)

(i=l, 2,

上

ｉ十ｙ

　　　　　　　　　　　十△Ｈｏ｝゜‾ｅｉ（ｙｉ）

　　　　　　　　　　　ｉ　＝　１，２，－－一一　，ｋ十ｈ＋１

The　parameters　of　ａ better　approximation　are

　　　　ｙふ　゜ｙｌμ十　ｈｉ△ｙｌμ

　　　　ｙこ　゜ｙ２り十　hi△ｙ2り

　　　　Ｈt　　＝　Ho　十　△Ho

２り

　　　　　　　　　　　　(2-6)

　　　　　　　　　　　　（２－７）

　　　　　　　　　　　　（２－８）

ｆｏｒ△ｙｌμ）Ｏ（ｏｒ△ｙ２ｖ）

ｆｏｒ△ｙ１μ（Ｏ（ｏｒ△ｙ２り）

where　大　signmeans　new parameter.　　Here,　hi　Is　introduced　because

new　parameters　are　restricted　not　to　exceed　out　of　七he　range

[ｙｉ″ｙｉ･ト１]'　　This　comes　from　the　reason　of　better　convergence

for　iterations.　This　process　is　repeated　until　ｅｉ

一一一一　,k+h+1) are　satisfied　within　an　allowable　approximat ion

error en　・

　　　　For　easy　access　to　the　program,it　is　desired　to　reduce

the　amount　of　input　information　given　to　the　program.　工ｎ　this
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Case　１

工nput Data:　£0/ "oof　nn.　N, M, filter type.

passband and stopband specifications.

Transform the specifications given　in　the p-plane
into the y-plane by Eq.(2-3).

Generate　the　initial parameter values of　ｙ１μ

ｙ２りand Ho in the y-plane｢ｌ｣＝１，２，‥．ｋ，　　　　ｆ

り゜1,2,..゜●ｈ)．

Find ｙｉ　andｅｉ　for all sections

max l ei､ |くeo　？
Yes

　　　　　　　　　　　　　　　　No

Move　the parameters by Eqs ．(2-6) - (2-8).

case　1, case　２ ０ｒ case　３ ？

　　　　　　　　　　　　　　Case　２

工ncrease　filter degree

Output Data:　　filter degree.

transfer fimction, frequency

Fig. 2-8

Case　３

Decrease　filter　degree

zeros, poles, cut off　frequency,

characteristics.

Design　flow　chart.

－30 －
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program, the　frequency　characteristics　specifications, gq/ na。

no, N, M and　filter　type　of　LPF, HPF, BPF, BSF　are　required・

The　filter　degree　Ｎ　and Ｍ　are　varied　in　the　course　of　the　pro-

gram.　　工nitial　parameter　set　is　generated　automatically　in

the　program.　Program　flow　chart　is　shown　in　Fig.　２－８．

２－７　　DESIGN　EXAMPLES

　　　　　Four　design　examples　are　shown, where　examples　１　－　３　are

9 th　degree　１０Ｗ　pass　ｆｉ１七er(referred　to　as　LPF) and　example　４

is　１８七ｈ　degree　band　pass　filter (referred　to　as　BPF) .　The

shaded　area　in　the　following　figures　indicates　the　specifica-

tions　for　As　and Ae.　　Example　ｌ　is　designed　by　the　conventional

Gibbs　method.　Since　the　given　cut　off　frequency　1.84　kHz　is

fixed, this　LPF　has　ａ　５　dB　constant　extra　loss　in　the　stop-

band (see　Fig. 2-9) .　Example　２　is　designed　by　七he　new　method.

This　LPF　exactly meets　the　specification　and　the　final　cut　off

frequency　is　1.87457　kHz (see　Fig. 2-10).　Fig. 2-11　shows　the

delay　and　loss　characteristics　in　the　passband with　actual　Ｑ

values　for　example　ｌ　and　2, respectively.　From Fig.　2-11,　it

is　clearly　shown　that　example　２　has　better　charac七eristics　than

example　ｌ　in　both　:Loss　and　delay.　　Example　３　designed　by　the

new method　shows　the　case　without　equlripple　passband　in which

the　cut　off　frequency　indicates　1.92518　kHz (see　Fig. 2-12) .

Example　４　shows　ａ　typical　BPF　designed　by　the　new method (see

Fig.　2-13) .

● 31 －
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Fig.　２－９

２ ３

Example　ｌ　by　the　convention°１　゛ｅ七hod .
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５０

４０

30

２０

0.02

0.01

０

１

Fig. 2-10
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２

Example　２　by　the　new　method.

３

Frequency (kHz)
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（
ｇ
ｐ
）
　
　
　
ｓ
ｓ
ｏ
-
ｉ

２．０

１．０

Fig. 2-11

(
Ｄ
９
Ｓ
Ｕ
Ｉ
）

Ａ
Ｂ
Ｔ
Ｂ
ａ

２．０

１．０

"

”

心Ｌｏｓｓ

－を奏　Delay

→-　Loss

一一併一一　Delay

｝

｝

in example　１

１．０

/1

．Ｘ’
．一一イ?こﾆｼﾞ

ﾆL’

／””

／
～
い
０
　
／
ｊ
人

　
　
　
ノ

ｙ

１．５

１

－

Delay

Loss

２．０

(ｋＨｚ)

The　comparison。with　example　ｌ　and　example　２　for
ｐ
Ｑassband　loss　and　delay　characteristics with　actual
　value　at　the　vicinity　of　passband　edge　frequency.
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Example　３　by　七he　new　ｍｅ七hod
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Fig.　2-13
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Normalized Frequency

Example　４　by　the　new ｍｅ七ｈｏｄ・
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２－８　　CONCLUS工ON

　　　　　Ａ　computer　aided　approximation　method by　using　filte:「

charac七eristicぺfunction　巾（ｐ），ｗｈｉｃｈ　characterizes　passband　and

stopband, was　discussed.　Ａ method　determining　the　optimum　cut

off　frequency　and　the　optimum　filter　degree, was　introduced.

Some　examples　show　the　excellency　of　this　approximation　theory

by　comparing with　the　conventional　design method。

　　　　　Furthermore, this　method　together with　computer program

can be　fully　applied　to　the　digital　filter　design which will

be　described　in　the　latter　chapter.

37 －
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CHAPTER 3. DESIGN OF REACTANCE BAND STOP FILTERS HAVING UNSYMMETRIC
　　　　TRANSFER CHARACTERISTICS

３－１　　INTRODUCT工ON

　　　　　Band　stop　filter (referred　to　as　BSF) in　conununication

systems　can　be　used　in　the　following　two　cases。

　　　　　工ｎ　the　first　case,a　filter　with　ａ　very　narrow　stopband

in　the　signal　frequency　band　and　two　passbands　as　wide　as

possible　is　required。

　　　　　工ｎ　the　second　case, a　filter　with　ａ　limited　stopband

width　and　one　passband　is　required.　工ｎ　this　case, BSF　is

sometimes　used　instead　of　LPF　or　HPF, because　BSF　does　not

have　any　attenuation　pole　at　zero　and　infinity　frequencies.

which　leads　to　ａ　good　group　delay　charac七eristic.　Fig. 3-1

shows　two　realization methods　by　BSF　and　LPF　comparing　the

group　delay　characteristics。

　　　　　工ｎmany　cases, BSF　has　been　conventionally　designed

through　the　transformation　of　ａ　prototype　low　pass　filter.　By

using　this　method, the　transfer　characteristics　of　BSF　becomes

symmetric　on　the　logarithmic　frequency　axis.　　Furthermore　the

attenuation　poles　at　infinity　in　prototype　low　pass　filter　are

transformed　into　multiple　ａ七七enuation　poles　at　center　fre-

quency　of　BSF.　Therefore, when　an　unsymmetric　attenuation

characteristic　is　given　as　ａ　specification, this　BSF　has　an

unreasonable　attenuation　characteristic　which　deteriorates　the

group　delay　characteristic　and　increases　the　total　number　of

elements.

ｌ

38 －
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（ｉ）　Realization by BSF

(ii)　Realization by LPF

Fig. 3-1

Stopband

Stopband

?ｗｏ　realizations　by　BSF　and LPF　for
the　same　specifications　with　one
passband　and　limited　stopband width.

- 39　－
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　　　　　工七　is　known　that　BSF　having　unsymmetric　transfer　charac-

teristic　in　the　stopband, can　be　designed　by　the　image　para-

ｍｅ七er　ｍｅ七ｈｏｄ．（７）（８）　　However,as　㎡entioned　earlier, this　de-

sign ｍｅ七hod　is　rarely used　in　the　actual　Ｓ七age.　　工ｔ　should　be

noted　here　that we　can　apply　the　approximation　theory　by　ope-

rating　parameter　method　stated in　Chapter　２　to　the　unsymraetric

BSF　design.　工ｎ　section　3-2, an approximation　theory　for　un-

symmetric　BSF, will　be　briefly　discussed.　工ｎ　section　3-3, a

new　realization　theory　for　BSF　will　be　proposed。

　　　　　Many　studies　on　realization　techniques　of　three-terminal

networks　without　using　transformer, have　been　reported.　other

than　Ｔ． Ｆｕｊｉｓａｗａ（９），Ｈ．　Ｗａ七anabementioned　in　Chapter　１，

H.C. Pande　et　ａ１
(11)(12)

have　given　ａ　realization　condition

for　RC　three-terminal　network　in　the　special　case.　　Ｔ．　Nishi

(13)(14)(15)
has　reported　ａ　realization　condition　for　react-

ance　three-terminal　network.　HoV7ever, it　is, in　general, dif-

ficult　to　apply　his　method　to　an　actual　BSF　realization　be-

cause　ａ　large　number　of　elements　is　required.

　　　　　工ｎ　this　chapter　ａ　practical　realization　theory　for　BSF

is　proposed, which　can　reduce　the　number　of　circuit　ele-

ments.
(16)(17)

３－２　　APPROXIMATION　THEORY

　　　　　BSF　to　be　considered　here　is　defined　below.　工七　is　well

known　that　S(p) and　ψ（ｐ）ｃａｎ　bewritten　as　follows,

-

40－

(5)



●

１　１

Ｓ

S(ｐ) ＝ｃ ･･H741ﾄ

*(p) = nm･

and, in ａ　reactance　network,　＼ｊｅ　have　ａ　relation

　　　　　　　　　　　　　Ｓ（ｐ）・Ｓ（－Ｐ）＝　１　十　ψ（ｐ）・ψ（－ｐ）．

[Definition　３－１]

(1

２

S(jO) = S(jco) = 1

Ａ１１　the　zeros　of　f (p) whose degree　Ｎ　is　even, exist　on

the　ｊΩ　axis, and　all　the　zeros of　h(p) whose　degree

Ｍ＝Ｎ　－　１　is odd, exist on the　ｊΩａｘｉｓ．

BSF　is　defined　so　as　to　satisfy　七he　conditions (1) and (2).

　　　　　If　we　choose　the degree of　zeros　in　h{p) at　jo　as　1, (2)

becomes　the condition　such　that　ψ（ｐ）ｈａｓ　ａ　largest　number　of

parameters　in　approximation　procedure.　Definition　３－１　says

ｔｈａ七歩(p) in BSF　has　the　form

　　　　　　　　　　　　　(M-l)/2
　　　　　　　　　　　　　１）゜ｎ　　（ｐ２　十CI）

ψ（ｐ）＝Ｈ
　　ｉ＝１

Ｎ／２
　ｎ（ｐ２十ｒl）　・

i＝1

(3-1)

Here, the　七〇tal　number　of　parame七ers　H,　Ci　and　ｒｉ　becomes

１　十
M-1
ヱ十

Ｎ
一
２

工七　is　clear　that.

＝　Ｎ　。

by using　ル(ｐ)，ｔｈｅ　approximation method

41 －
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stated　in Chapter　２　can　be　applied　to　BSF　design.　This　can

be　easily　seen　in Fig. 3-2.

Fig.　３－２　Approximation by ψ（ｐ）．

Ω

The cut off　frequencies　Ω－ｐ　and　Ω十Ｐgiven as　specifica-

tions　move　to　Ω－ｃ and　Ω十ｃ゛゛here　i|j{p)has　ten　parameters　and

exactly meets　the　specifications　at　ten　points　indicated　by

circles　in　the　figure.

３－３　　REAL工ＺＡＴ工ON　THEORY

　　　　In　this　section,we　introduce　the　sufficient　condition

for　transformerless　realization　of　BSF.　Let　us　define　the　ad-

mittance matrix Ｙ of　reactance reciprocal　two-terminal　network.

．．● 42 －
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土二］
since　the degree　of　ｆ(ｐ

Ｙ　＝

に
ト
ト
ト
１
　
い

is　even, Y can　be written　as

譜併ご

隔評），

(5)

(3-2)

where g(p) = G(p) + U(p), h(p) = G'(p)十U'(p)。

　　　　　gi (p) = c・Ｇ（ｐ）十G' (p), qz (p) = C･Ｇ（ｐ）－Ｇ゛（ｐ）。

　　　　　pUi (p) = C・Ｕ（ｐ）十U'(p) .

G(p) and　G'(p) express　the　even　polynomials　while　U(p) and

U'(p) express　the　odd　polynomials.　since　h(p) is　odd, G'(p)

＝　Ｏ．　　Therefore　gi （ｐ）＝　gz(p) which　is　equivalent　to　ｙ１１　＝　ｙ２２，

and　then　it　is　called　symmetric　network.　工七　is　well　known

that　this　type　of　network　can　be　realized　by　lattice　circui七ｓ

without　use　of　transformer.　工ｎ　actual　stage, however, it　is

rarely　realized　by　latti･ce　circuit　and　realization　by　three-

terminal　network　with　common　ｅａｒ七ｈ　is　desired.　Ａ　synthesis

method　by　three-terminal　network　is　introduced　here, consider-

ing　七he　property of　ＢＳＦ・　　ｙ１２　which　is　induced　from　ψ（ｐ）ｏｆ

Eq. (3-1) , can　be　expressed　by　using　Eq. (3-2) as　follows:

-yi 2　°

N/2
　H（p2　十ｒA）
ｎ＝1

Ａｐ’Ｈ（ｐ２　十qf) ･ n　’″（ｐ２　十ｑ;!）

　i＝1　　　　　　　　　　　　j＝Ｌ＋1　　　　　　　　］
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where　Ａ　is　ａ　positive　constant.　Without　loss　of　generality.

we　can　assume　ｒｎ≦=ｒｎ＋1f　ｑｉ≦ｑｉ＋１　and　gj^gj十１・

[Definition　３－２]

　　　　When　the　zeros.and　poles of　ｙ１２　satisfy

ql≦ｑ2≦　‾‾‾‾　≦ｑ:[jｒl≦ｒ2≦　‾'－

　　　　　　　　　　　　‾‾‾‾　≦17N/2゛ｑＬ＋1≦"3l+2≦　'‾‾‾　≦ｑ(Ｍ-１)／２，

we　call　七hat　ｙ１２　satisfies　the　condition　工．

　　　　　The　condition　ｌ　expresses　ａ　general　property　in　BSF　be-

cause　the　attenuation　poles　which　are　equivalent　to　zeros　of

yi 2f　exist　between　two　passbands　which are　characterized　by

qi　and　ｑｊ．　　Wecan write　ｙ１２　in　the　partial　fraction　expansion

　　　　　　　　●expression.

-yi 2　°

かL／先元ご2轟≒
十ｋ･・ｐ　(3-3)

[Lemma　３－１】

　　　　　工ｆ　ｙ１２　satisfies　the　condition　工, we　have

　　　　　　　kn　＞０，ｋｌ　＜０，ｋ２　＞０，ｋ３　く０，－一一一一　, that　is.

　　　　　　　for　even　i/　ｋｉ＞０，ａｎｄ　for　odd　i, kiく０．

We call　these residues　as　low pass residues.　　In　the　same way,

we have

ｋｃ°）Ｏ'ｋ(Ｍ-１)／２（Ｏｆ　ｋ(Ｍ－３)／２）Ｏｆ　ｋ(Ｍ－５)／２（Ｏ●　‾‾‾～‾

－44 －



●

づ

●

ノ

that　is, put七ing　ｍ＝(Ｍ－１)／２－ｊ十1, for　even　ｍ，ｋｍ〉0, and　for

odd m,　ｋｍくＯ．　　We　call　these　residues　as　high　pass　residues.

(Proof)　　Low　pass　residues　are　calculated　as　follows:

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ｎ／２
ｎ

(縁)

ko　°P(-Y12) I
0°　　Ｌ

ｎ＝１　　Ｍ－　　　２　　　　〉　０

　　　　　　　　　　　　、．．　　、り、　　　．．　　　　、２、
A n　（ｑl）・　H　(qj)

　i＝1　　　　　　　j＝Ｌ＋1

ki ゛ピ‾‾ｼｊ工゜（‾ｙ12）lp2＝-ｑl

　　　　　　　　　　　　　N/2
　　　　　　　　　　　　　H（-ｑl＋ｒA）

　　　　　　　　　　　　　ｎ＝1
-

-

大

A(-q?)(-q?十ｑ l）（-ｑl＋ｑl）-一一（一対＋ｑjに1）（一升呵しﾄ1）－一一

決

-－－－（－ｑ?十ｑ２）　　　ｎ

　　　　　　　・　　Ｌ　　ｊ＝Ｌ＋1

（-ｑl＋ｑj）・

　　　　　In　the　above　equation, since　ｑｌくｒＡ　for　all　n'ｓ， the

numera七〇ｒ　is　posi七ive.　工ｎ　the　denominator, each　term　of　right

side　from (-q|十ｑl十:l) is　positive　and　each　term　of　left　side

ｆｒｏｍ（‾ｑｌ十ｑｌ－１）ｉｓ　negative‘　　For　even　i,or　odd　i-1.　ki　is

positive　since　the　total　number　of　negative　terms　is　even.

For　odd　ｉ″ｋｉ　is　negative.

　　　　　High　pass　residues　are　calcula七ed　by

koo = - (-yi 2) 　　＝ｔ＞０
ｐ°（゛）　Ａ

since　ｊ　＝（Ｍ-１）／２　－ｍ十１，

45 －



●

づ

(M-l)/2-L　kmP

ｍ＝１ 耳T可　・

Here, we　have　the　relation ｑｍ－１≧ｑｍand

kｍ°!公一ﾚjh（-ｙ12）

一

一

女

p2＝一嘔

Ｎ/2

n (-qぷ十略）
ｎ＝1

膏

　　　 (-qぷ＋ｑ柚－１）／２-Ｉ,）（-ｑぶ)n (-qぷ＋ｑｌ）．
　　　　　　　　　　　　　　　１＝１

Each　term of　numerator　is　negative ．　since, in　the　denomi-

nator,　each　term of　right　side　of (-qj：１＋ｑぶ＋１）ｉｓ．ｎｅｇａｔｉｖｅ　and

each　term of　left　side of (-q-：１＋ｑｌｌ１－１）ｉｓ　positive.　゛゛ｅ　need　to

count　up　the　total　number　of　negative　terms　in　the denominator.

Here, we　have　the　ｆｏ１:Lowing　table.

　　　　　　　　　Table　３－１　　sign of　high　pass　residue　ｋｍ

N/2 (M-l)/2 Ｌ (M-l)/2-L ｍ km

odd even

odd odd
even Ｐｏｓﾕｰtive

odd negative

even even
even positive

odd negative

even odd

odd even
even positive

odd negative

even odd
even positive

odd negative

：■ 46 －
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工ｎ　table　3-1,　we　can　easily　see　that　for　even m.　ｋｍ　is　posi-

tive and　for odd m, km　is　negative 。 Q.E.D.

　　　　Lemma　３－１　says　that　if, in　BSF, the　zeros　and　poles　of

－ｙ１２　are　located　as　shown　in　Fig.　３’３
ｆ　the　sign of　residues

changes　alternatively.

(zero-pole position) (sign of residues)

Fig. 3-3　　Relation　between　zero-pole　position　and
　　　　　　　　　　sign　of　residues.

工ｎFig. ３－３、○ａｎｄχ mean second degree zeros and poles res-

pectively.　and　X means　ａ　first degree　pole.

　　　　Ｗｅ、will　applythe　result　of　Lemma　３－１to　the realization

theory　for　BSF.

47 －
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［Theorem　３-1］

　　　工ｎ Eq.(3-3), if

　　　　　ｋｏ＞Σ|kil
　　　　　　　　ｉ

and

for　all　negative　ｋ１

k,．＞11苛
「

ｆｏｌ°゜１１negative ｋｊ

BSF　can　be　realized　by　parallel　connections of　LPF, HPF　and

BPF 。

(Proof)　We　divide Eq. (3-3) 'into　two　parts of　low　pass　and

high pass as　ｙ１２　°yi2L　十yi2H°　First,　weconsider　for　yi2L

only°　Furthermore,　yi2L　is divided　into　two parts　as　follows

　　　　　-yi2L ’（ｌｔ＋ｌ百j4‘!≒T）＋（li尹≒ﾄﾞ≒Ｔ）

　　　　　　　　　　for　all　negative　ｋ１″for　all　positive　ki　　　　　　ｌ

　　　　　　　　　°（－ｙ１２ＬＡ）十（－ｙ１２ＬＢ）．

since,　ｉｎ‘’ｙ１2LB ｆ　ki　is　positive　for　all　i/　~yi2LB　can be

realized　by　parallel　connections　of　second　order　admittances.

Each　second　order　admittance　consists　of　two　elements.　工ｎ

~yi
2LA'　from　the　condition

of　the　theorem.　ｖｊｅ　can　choose　ko i

such　that

ｋｏｉ＞　Ｏ″ｋｏｉ＞　Ik.l　and　ko　° W
　
-
Ｈ

ｋｏｉ‘

for　all　negative　ki

-

48 －
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Therefore we　can　rewrite　-yi2LA　as

"Yl2LA　°

ｙ
‥
’
・
ｌ

公主
十

ゴΣｊｊＥＬ

　ｐ　　　ｐ２　十　ｑl

　　　　　　　　　　for　all　negative　ki

For　an　arbitrary　i, we　have

kip

ず卜戸７可＝

（koi十ki）（p2十

(3-5)

since　ｋｏｉ＞ｌｋｉｌ　″ both ｋｏｉ　４’ｋｉ and　ｋｏｉ　ｑｌ　are　positive.

Hence, the　zeros　of　Eq. (3-5) exist on　the　imaginary　axis　and

are　compared with ｑｉ・

：・ q1
ｋ
oi十ｋi

＞　０

㎜ 49 －

(9)
for　the

ﾄﾞｏｉ ｑ１

"
ｋｏｉ十ｋi

This　relation　satisfies　the　Fujisawa's　theorem

condition　of　realizing　ａ　１０Ｗ　pass　ladder　filter　by　positive

elements.　This　can　be　ＣＯ】lif irmed　for　all　ｉ　in　ｙ１2LA ．　There-

fore　yi2LA can　be　realized　by　parallel　connections　of　third

degree　low　pass　ladder　networks ．　　Each　third　degree　network

consists　of　four　elements。

　　　　　For　yi2H/ we　can　have　the　same　discussions　as　ｙ１ ２Ｌ・

　　　　Asａ　result. ｙ１２　canbe　realized　by　the　parallel　connec-

tions　of　three　types　of　network　group, in　which　the　first



●
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group　consists　of　parallel　connections　of　third　degree　low

pass　ladder　filters, the　second　group　consists　of　parallel

connections　of　third　degree　high　pass　ladder　filters　and　the

third　group　consists　of　parallel　connections　of　second　degree

band　pass　filters. Q.E.D.

　　　　As　clearly　shown　in　the　above　synthesis　procedure,it　is

not　necessary　for　residues　to　divide　into　low　pass　and　high

pass　residues.　By　this　consideration.　ｖｉｅ　have　the　following

corollary.

【Corollary】．

　　　　　When we　rewrite　ｙ１２　as

　　　　‾ｙ12 °匂’＋171）/2ijt量r＋ｋ゛ｐ ｡″

and　if we can　have

ko　＋　koo >Σ|kil　＋
　　　　　　　　ｉ

　　　　for　some

W
　
-
Ｈ

ｆ

for　other

negative　ki　　negative　ki

BSF　can　be　realized　by　positive　elements.

　　　　In　the　case　of　sixth degree or　less　degree　BSF,　the　re-

alization　condition　can　be　obtained　by　the　relation of　poles

and　zeros　in　ｙ１２　without　using　residues.
(16)

ｙ１２　in　sixth

degree　BSF　can　be　written　in　the　following　form.

- 50　－
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-yi2
一

一

（p2十ｒi）（p2十ｒl）（p2十ｒl）

Ap(p2十ｑl）（p2十ｑ:）

[Theorem　３－２］

　　　　工ｎ　Eq.{3-6), if

　　　　　　　ｑｌ　くri　≦ｒ２≦ｒ３　くｑ２　ｆ

sixth　degree　BSF　can be　realized　by　positive　elements.

（Ｐｒｏｏｆ）　ｙ１２　can　be　rewri七七en　as　follows:

-yi 2　°

ko

-
ｐ

＋

ｐ

kip

-
２，＿

k2P

-

ｐ２十ｑ

十　koop　　・

(3-6)

From Lemma　3-1, we　have ko >0, ki　< 0, k2 < 0　and ｋｃ。＞０．　Letus

prove　ko　＞ｌｋｌｌ　and　ｋ･。刈ｋ２／ｑ：に　　FromEq.(3-6), we can　have　ko

and　ki　as　follows:

ko　＝

ｋ１　＝

-

-

ko
-

ki

ぺ月月

入ｑiｑ:

（-ｑ:＋ぐ）（-ｑl＋弓）（-ｑ:＋べ）

馴-ｑ:)(-ｑ?＋ｑl)

　吋弓ぺ(ｑ:-ｑr)

q:(ペーｑl)(弓-ｑ?)(ベーｑ:)

　　(1-ヽ(
Ｅ
)2)

(1-(と)2)(1-(と)2)(1－(と

ri ｒ２ ｒ３

．● 51　－

）2）

(3-7)



●

づ

From　the　condition of　Theorem　3-2,

と）へ（と）

　　　　　　　　　ｑ２

and　therefore.

ｒ３

２

(１－(と)2)゛(1－(と)2)≧(1-(趾)2)≧(1－(Ｅ)2)(3-8)

q2 ｒ３ ｒ２ ri

Finally, substituting　Eq.(3-8) into　Eq.(3-7), we　can　obtain

ko　>|kiｌ．　Through almost　the　same discussions, we　also　have

k,．刈k2/q:|. Q.E.D.

　　　　　Therefore,　sixth degree　BSF　can　be　realized　by　parallel

connections　of　ａ　１０ｗpass　third　degree　ladder　filter　and　ａ

high　pass　third　degree　ladder　filter.

３－４　　CONSIDERAT工ON ON NUMBER OF　REQUIRED　ELEMENTS

　　　　　工ｎ　an　actual　hardware　realization　stage, it　is　desired

that　the　nxamber　of　required　elements　is　as　small　as　possible.

The　relation　between　the　filter　degree　and　its　number　of　re-

quired　elements　is　investigated　in　ｄｅ七ail ．　　since　the　filter

degree　Ｎ　is　even, we　let　Ｎ　°　２ｔ．　　Let　us　consider　the　two

cases　for　odd　ｔ　and　even　ｔ．　For　odd　t, since　the　total　number

of　residues　excluding　ko　and　ｋｃχ■> is　even, there　exist　the　fol-

]Lowing　three　cases.

(case　１）　工ｎ Eq.(3-3), all　the　residues　ｅχeluding　ko　and　ｋω

心 ５２　－
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　　　　　　　　　are　only　lowpass　residues　or　only　high　pass　res- 。

　　　　　　　　　idues。

　　　　　工ｎ　this　case,since　the　number　of　negative　residues　is

(ｔ－１)／２　and　the　number　of　elements　required　for　each　negative

residue　is　４ｆ　the　ntimber　of　elements　required　for　all　negative

residues　becomes　２(ｔ－１)．　Since　the　number　of　positive　res-

idues　is　also (七－１)／２　and　each　required　element　number　is　２，

the　number　of　elements　for　all　positive　residues　becomes　t-1.

For　kn　or　ｋｃχ。one　element　is　needed.　Therefore, in　the　case

1, the　total　number　of　elements　becomes　３ｔ-２．

(case　２）　The　number　of　low　pass　residues　excluding　ko　is　even

　　　　　　　　　and　the　niimber　of　high　pass　residues　excluding　koo

　　　　　　　　　is　odd.

　　　　Since　the　number　of　negative　residues　and　the　number of

positive　residues　are　equally (t-l)/2, the　total　number　of

elements　becomes　３七－３．

(case　３)　Ｔｈｅ･ number　of　low　pass　residues　excluding　kn　is　odd

　　　　　　　　　and　七he　number　of　high　pass　residues　excluding　koo

　　　　　　　　　is　odd.

　　　　　since　the　nvunber　of　negative　residues　ｉｓ(七＋1)／２　and　the

number　of　positive　residues　is (t-3)/2, the　total　number　of

elements　becomes　3t-l.

　　　　　For　even　ｔ，七he　ｔｏ七al　number　of　residues　excluding　ko

and　koo is　odd.　Through　the　same　discussions　as　the　case　of

odd　七, the　total　number　of　elements　becomes　3t-l　for　case　ｌ

and　3t-2　for　cases　２　and　３ 。１

－53　－



＋　koop

ki

ｋ
　
　
ｋ
　
　
ｋ

　0.356321

－0.098655

　0.024646

-0.030215

　0.057644

-0.182845

　0.588328

ko1.699730

0.299696

0.354565

0.945084

0.960701

1.219778 k5

kω
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　　　　Table　３－２　shows　the　relation　between　Ｎ　and　the　total

number　of　elements.

Table　３－２　　Relation　between　Ｎ　and　the　total　number　of　elements

　　　　　　　　　Ｎ

Case

２ ４ ６ ８ １０ １２ １４ １６ 18 ２０

(1) ２ ５ ７ １１ 13 １７ １９ 23 25 29

(2) ／ ／／ １０ 12 16 18 ２２ 24 28

(3) ／／ ８ １０ 14 １６ ２０ ２２ 26 28

３－５　　ＤＥＳ工GN　EXAMPLES

３－５－１　　Example　１　０ｆ　12th　degree　BSF　designed　by　the　new

　　　　　　　method

-yi2　゛

rl

rl

rf

べ

２
５
　
ｒ

ra

0.415907

０．５２７００６

0.611123

0.725299

0.806308

0.909870

一

一

６
Ｈ

i＝1

AP

ko

-
ｐ

(p2十ｒl)

　５

　ｎ

ｉ＝１

　　　５

＋　　Σ

(p2十ｑ1)

kip

i＝１　ｐ２十qi

A

ｑ?

ｑ:

qf

ｑl

'il
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Example　ｌ　satisfies　the　conditions　of　Lemma　３－１　and　Theorem

3-1.　Therefore, we　have

－ｙ
１２Ｌ

一

一

ko

-
ｐ

＋

kip

p2 +吋

kap

p2＋ｑ:

３ｐ　　　　　k4p　　　　　k5P

-＋　一十　一十　kcx:､ｐ　　●

十ｑ;　　　ｐ２＋ｑｌ　　　ｐ２十<3l　　　　　　、

Assuming　七hat　the　residues　are　ｃｏｍｐａｃｔ″ｙｌｌ　can　be　expressed

as

and

ｙ
１１Ｌ

一

一

ko

-
ｐ

＋

Ikalp

^1 lH ゛コ
　　　　ｐ

|ki

p2

lp

+ｑ:

+ｑl　　ｐ

kitp

-

2＋ｑl

ｋ
2ｐ

２
２
　
ｑ
　
＋
２　
ｐ

ｋ
５

１
ｐ

２
５
　
ｑ
　
＋

２　
ｐ

十　kcχ,ｐ

where　ｙ１１　°　^IIL　＋　ｙ１１Ｈ’　　BSF　can　be　realized by　parallel

ｃｏｎｎｅｃ七ions　of　LPF　using　ko　and　ｋ１ ， HPF (high　pass　filter)

using　ｋ３，･ｋ５　and　^o.r　and BPF　using　ｋ２　and　ｋ４．　Ｎｅｔｖiork　con-

figuration　and　element　values　are　shown　in　Fig 。 3-4.　Loss

characteristics　are　shown　in. Fig. 3-5.

３－５－２　　Example　２　of　6th degree　BSF　designed　by　the　new
　　　　　　　method

-Yi2　°

（p2十〇.416658)(p2+l.217391)(p^+l.629783)

　2.926205p(p2十〇.254194)(p2+3.386999)
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1.0°' '

L1 Ｃ１ 　
１
　
２

Ｌ
　
Ｌ

　　　　　　　Ｌ３

　　　　　　　Ｌ４

　　　　　　　Ｌ５

-○’　

L6

, oohm　ＣＩ

　　　　　　　Ｃ２

‾‾Ｏ　　Ｃ

３

　　　　　　　Ｃ４

　　　　　　　Ｃ５

　　　　　　　Ｃ６

　　　　　　　Ｃ７

40.5740 (H)

1.4032

1.8324

7.3476

8.2738

1.3672

0.0695（Ｆ）

1.3167

0.0600

0.3766

0.1540

0.8000　・

0.9589

Fig.　３－４　　Network　configuration　and　elementvalues.
　　　　　　　　　（Ｅχample　１）

６０

５０

４０

０
　
　
０

３
　
　
２

１０

０

０．５　　０．６ ０．８ 1｡0　(Hz) n

Fig.　３－５　　Loss　characteristic.　　(Example　１）
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Fig.　３－７　　Delayand　loss　characteristics.　　(Example　２）

I

１　１

　　　　　Example　２　satisfies　the　condition　of　Theorem　3-2.　Net-

work　configuration　and　element　values　are　shown　in　Fig. 3-6.

Loss　and　delay　characteristics　are　shown　together　with　loss

specification　in　Fig. 3-7.
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Ｌ

　１
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Ｌ
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1.0°h
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Ｃ

Ｃ３

1.5237 (H)

1.9444

0.6854

1.4536 (F)

0.6834

0.6888

Fig.　３－６　　Network　configuration　and　element　values.
　　　　　　　　　(Ｅχample　２)
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３－５－３　　Example　３　of　10thdegree　BSF　designed　by　the　con-
　　　　　　ventional　method

　　　　　Example　３　is　designed　for　the　same　specification　as　ｅｘ’

ample　２　through　t±ie　reactance　transformation　of　prototype　ＬＰＦ・

Network　configuration　and　element　values　are　shown　in Fig. 3-8.

Loss　and　ｄｅ:Lay　characteristics　are　shown　together　with　speci-

fication　in Fig.　３－９．　　This　BSF　has　threemultiple　attenuation

poles　at　center　frequency　and　two　symmetrical　attenuation

poles　as　shown　in Fig. 3-9.

Ｌ１

１’Ｏｏｈｍ　　　Ｃ
１

L3 Ｌ４

ＬＩ

Ｌ２

Ｌ３

Ｌ４

Ｌ５

1.0°^"' 　
１
　
２

Ｃ
　
Ｃ

Ｃ３

Ｃ４

Ｃ５

1.4622 <")

0.4869

1.3974

0.7418

0.9016

0.7774 (F)

2.3411

1.5366

0.8157

0.2643

Fig.　３－８　　Network　configuration　and　element values.
　　　　　　　　　（Ｅχample　３）
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Fig. 3-9　　Delay　and　loss　characteristics.　(Example　３）

3-5-4　　Comparison　of　examples　２　and　３

　　　　　工ｎ　the　delay　characteristics, example　２　is　superior

to　example　３ 。　　工ｎ　the　number　of　elements, example　２　needs　８

elements　and, on　the other　hand, eχample　３　requires　１０

elements.

３－６　　CONCLUSION

　　　　　Ａ　design　theory　for　BSF　with　unsyimnetric　transfer　char-

acteristics　was　described.　Lenuna　３－１　shows　ａ　general　property

of　the　residues　in　BSF.　Based　on　this　property, a　practica:L
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realization　theory　together　with　synthesis　procedures　was

given.　工ｎ　addition, the　necessary　number　of　elements which

becomes　ａ　problem　in　an　actual　design　stage　was　examined　and

it　has　been　shown　that　the　number　of　elements　is　less　than

one　and　ａ　half　times　of　filterdegree.　　Finally, it　was　shown

that　BSF　designed　by　using　this method　is　excellent　compared

with　the　one　designed　by　the　conventional　method, in　the　de-

lay　characteristic　and　the　number　of　elements。

　　　　　The　ladder　realization　which　is　considered　to　be　most

practical　in　the　manufacturing　stage, will　become　ａ　next　pro-

blem while we　developed　here　the　parallel　connection　realiza-

tion　by means　of　admittance matrix.
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CHAPTER 4. COMPUTER AIDED DESIGN OF THE NORTON TRANSFORMATION
　　　　ON REACTANCE BAND PASS LADDER FILTERS

４－１　　工NTRODUCT工ON

　　　　　In　this　chapter,a　computer　aided　design method　of　the

equivalent　circuit　transformation　is　described, which　is　one

of　ａ　design process　on　reactance　band pass　ladder　filters

(referred　to　as　BPF　in　this　chapter) .　The　design of BPF by

operational　parameter ｍｅ七hod.　is　usually　carried out　through

the　following processes .

（１）　Determine　ａ　transfer　function　satisfying　ａ　specifi-

　　　　cation.

（２）　Synthesize　ａ　ladder　circuit　through　making　ａ　cascade

　　　　matrix　from　the　transfer　function.

（３）　Determine　optimum element　values　through　equivalent

　　　　circuit　transformation.

（４）　Simulate　various　characteristics　by　approximating　an

　。、　ａｃ七ual　hardware　implementation.

工ｎ　the　above　four　processes, the　computer　aided　design methods

for (1),(2) and (4), have　been　successfully　developed.　The　pro-

cess・(3) cal:Led　Norton ｔｒａｎｓｆｏｒｍａｔｉｏｎ（５）（１８）（１９）（２０）ｉｍｐｌｉｅｓ

that　the　element　values　obtained by　process (2) have　usually　ａ

problem　for　an　actual　realization　and, therefore, they　have

七〇 be　七ransformed　into　easily　realizable　element　values　which

６１－
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are, as　usual, so　chosen　that　their　inductances　have　optimum

ｖａ:Lues　for　Ｑ　characteristics。

　　　　　Since　we　have　no　systematic　transformation　process　and,

therefore,　it　is　difficult　to　predict　the　final　network　topo-

logy　after　the　Norton　trans formation　for　an　original　network

topology　given　in an output of process (2), it　is　very　hard　to

organize　CAD program　system　for this　process.　Usually, this

process　has　been carried out by man-machine　interaction　using

graphic　display・
（19）（20）

This　procedure　is　repeated　until　the

reasonable　element　values　are　obtained.　However, the　effecti-

veness　of　the　indication by　ａ　filter　designer, considerably

depends　on　tJie　designer's　filter　design　career　and, even　if　he

has　lots　of　career, this　process　requires　ａ　lotof　time　con-

●　　　　　　suming
work.　　Furthermore,　this　process　prevents　from organizing

the　total　design　automation　system　of　BPF.

　　　　　工ｎ　this　chapter,a method　carrying out　the　Norton　trans-

formation　automatically by　using　ａ　heuristic　optimi zation

procedure.　without　depending　upon　ａ　designer's　career, is　des-

cribed.
(21)(22)

By　thi ｓ　new　method・ ｖｉｅ　can　organize　the

Ｓ

automatic　BPF　design program　system　throughout (l)-(4) processes.

４－２　　NORTON　TRANSFORMATION

　　　　　The　objectof　the　Norton　transformation　is (i) to　trans-

form the　original　element values　given　in　process (2) into

easily　realizable　element　values　and (ii) to　eliminate　an　ideal

transformer (transformer　ratio　is　given　by　1:T) being　included

-
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in　the　network　obtained by　process (2) .*

　　　　Since　BPF　is　usually　realizedby　ａ　network　of　rainimiain

number　of　coils, we　can　restrict　the　following　discussions　to

the　condenser　transformation.　･We　make　an　abbreviation　of　con-

denser　and　coil　as　Ｃ　and　L,respectively.　　Ａ　condenser

transformation　is　defined　by　the　equivalent　circuit　transfor-

mation　of　two　C"s　and　one　ideal　transformer　as　shown　in

Figs.　4-1-a　and　４‾:L‾ｂ・

　　　　工ｎFig.　4-1-a,　the　condition　that　all　the　element values

obtained　by　the　transformation　are　positive.　is

　　　　　　　１゛φｉぐL十野　　　　　　　　　　　　　　　　（４－１）

and, in　Fig. 4-1-b,

　　　　　　　　　　］．
（φｉく１

八 (4-2)

An arbitrary number ｎ of　ideal　transformer　φi(i=l, 2,　・・・・・ｆｎ)

which　expresses　each　transformer　ratio.　can be put　in the　cir-

cuit.　Here, we　have　the　restriction　of

脅foot　note　－　　If　we　can　choose　arbitrary　input　and　output

　　　　　　　　　　　　　impedances.　we　can　determine　their　impedances　so

　　　　　　　　　　　　　that　the　transformer　is　exactly　eliminated.

　　　　　　　　　　　　　otherwise,there　exists　an　ideal　transformer　in

the　network
(10)

・・● 63 －
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φ1φ2‥‥φｎＴ＝

厘
(4-3)

where　I^in　and　Rout　express　the　input　and　output　impedance.

respectively.　For　given　values of ^in' Rout ^nd T, if we

choose　arbitrary values　of　φ１，φ２，・・・・．･　φn-1'φｎ　can　be

uniquely　determined by Eq.(4-3) .　The　above　mentioned　process

is　called　Norton　transformation.

　　　　　工ｎ　the　network　ａｆ七er　the　Norton　transformation, we　can

have　the　equivalent　circuit　trans formation　for　each　arm　as

shown　in　Fig. 4-2.

　　　　　工七　should　be　noted　here　that　this　transformation　can be

carried　out　independently･ for　each　arm.　This　process　is　called

2-terminal　impedance　transformation.

　Cal

くト

　兌

(ａ)

C'a3

兌　Cbl

く ≫
　　Cb2

(Ｃ)

⇒

(ｂ)

C'a3

-

(ｄ)
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Fig. 4-2　　2-terminal　impedance　transformation.
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4－３　　NETWORK　TOPOLOGY　EXPRESS工ON

　　　　　Since　the　Norton　transformation　program is　not only　used

as　ａ　subroutine　of　perfectly　automated　BPF　design program but

also　used　as　an　independent main program, it　is　desired　that　ａ

network　topology　is　easily expressed　for programming　and　also

the　necessary　amount　of　program input data　is　as　small　as

possible.　　We　can　restrict　the　BPF　topology　expression　to　the

following　six　network　configurations
(10)

ｺニ　　　　o―I―o o―II―oぶ)叫雲‾ｏ

上
上上

＿＿＿。

①　①　①　①　　⑥　　⑥

Fig.　４－３　　　Six　network　configurations　of　BPF.

　　　　　Ａ１１　the　BPF　obtained　from process (2) can　be　expressed　by

the　cascade　connection　of　④　－　⑦　networks, in　which　the　order

of　network　connection　is　arbitrary.　Therefore, the　input　data

in　the　program require　only　the

their　element values　with　Ｔ．

④ －　⑦　connection　order　and

　　　工n this expression, if arbitrary two networks out of④

⑧(c) are successively connected, we can change their connec-

tion order. We have the same things for ⑨⑧②・

　　　The　details　of　topology　expression　examples　will　be　shown

in　the　Appendix.
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４－４　　CONSIDERAT工ON　ON　EVALUATION　FUNCTION

　　　　　The　problem　is　what　the　optimum　equivalent　circuit　is．

strictly　speaking, there　are　different　solutions　for　this

problem,　for　each　cases　when　considering　several　situations　such

as　the　frequency　range　to　be　used, fil七er　volume　to　be　required

and　cost　etc.　However, from the　actual　realization　standpoint,

it　is　natural　to　consider　the　following　three　evaluations.

（１）　The　total　number of required elements　is　as　small　as

　　　　possible.

(２

3）

Each　element　exists　within　possibly　realizable　values・

工nductance　has　ａ　value　such　that Q　of　ａ　coil　is　high

at　the　frequency　considered.

　　　　　By　increasing　the　niamber　of　the　ideal　transformer　to　be

put　in　the　circuit　and　increasing　the　2-terminal　impedance

transformation　process, the　total　number　of　Ｃ　increases ．

Since,　however,　Ｃ　is.　in　general, less　costly　compared with　Ｌ

and　inductance　is　ａ more　important　factor　for performances ，we

may　neglect　the　evaluation (1) here。

　　　　　Ａ　voliime　of　filterwith extremely　large　capacitance　becomes

big　and ａ　characteristic　of　filter　with　extremely　small　capa-

citance　is　affected　by　some　parasitic　elements.　０ｎ　the

evaluation (2), therefore, we　give　ａ　restriction　of　upper

limit　Cu　and　lower　limit　Ｃ兌　for　capacitance.
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　　　Through BPF synthesis procedure (process (2) in section

4-1), the　attenuation　poles　at　infinite　frequency　and at　zero

frequency (called　noo and　no　respectively) are, in　general.

arranged　at　input and output of BPF　network
(10)

Therefore,

the　inductances　consti tuting　these　attenuation　poles　are　not

changed　by　both　the　Norton　transformation　and　the　2-terminal

impedance　transformation.　These　element　values　are　determined

by　the　given　input　and output　impedances ．　Here　we　have　the

following　two　cases　on　the　evaluation (3) .　First　is　the　case

that we　can　choose　the　input　and　output　impedances　so　that　the

inductances　constituting　noo and　no　have　values　giving　high　Ｑ

characteristics.　Second　is　the　case　that　the　input　and　outpu七

impedances　are both given　as　ａ　constant.　工ｎ　this　case, the

inductances　constituting　noo and　no　do　not often have　the　opti-

mum values　for　Ｑ　characteristics.　　However, due　to　the　fact

that　L's　constituting　attenuation　poles　at　finite　frequencies

sensitively　affect　the　frequency　characteristics　while　li S

･constituting　noo and　no　have　small　sensitivity,　we　may　neglect

the　ｃｏｎ七ributions　of　ｎα３　and　no．　　Therefore ， for both　cases.

we　can have　the　following　evaluation　function.

Ｅ　° max I Li

　　　　ｉ

・● Li I (4-4)

where　Li　expresses　inductance　of　Ｌ constituting attenuation

pole　at　finite　frequency　and　Ｌ工menas　anideal　inductance　value

for Ｑ　characteristics.　For　the　first　case, L工　is　given　as　an
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average　value　of　inductances　constituting　noo　and　noｙ　and,　for

the　second　case, L工　is　givenby　input　data.　Here, the　problem

is　to　find　ａcircuit minimizing　Ｅ within　the　given　range　of

Cn and Ｃ免・

４－５　　ALGOR工THM

４－５－１　　Determination　of　the　nimber　ｎ　and　the　positions
　　　　　　of　ideal　transformers

　　　　First,we　determine　the　number　ｎof　ideal　transformer

to be　put in　the　circuit, where　ｎ　is　givenby　the　random

number　generation.　Assume　that　an　ideal　transformer　can be

put in the circuit in pairs of circuit④or ｃｉ:rcuit⑥

in Fig.　４－３．１　Because　we, in　general, can　not have　the　net-

work　as　shown　in Fig.　４－１　in　an　origina:L circuit　obtained　by

process (2) ,　ｖｊｅ　can　notmake　ａ　combination　of　one　ideal　trans-

former　and　two　C's. Consequently,　the　total　sum　Ｋ of　④　and

ｏ　becomes　maximum　possible　number　for　ideal　transformer.

Multiplying　K- by　the　uniformly　distributed　random number

generated　between　Ｏ　・＼, 1.0　and　then　rounding　it, we　obtain　an

integer　value　ｎ　lower　than　Ｋ．

Nexｔ，　ＶＪｅdetermine which ④'s or⑨' s should be paired

wi th　an　ideal　transformer, that　is, the　positions of　ｎ　ideal

transformers　to　be　put　in　the　original　circuit　are　determined

by　generating　random numbers.　This　pairing　process　is

called　here　that　'C　is　specified'　for　abbreviation.　We　make

６９ －
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the numbering for ⑥ａｎｄ⑨ｆ in order. from an input in

the　original　circuit.　We　generate　ｎ　different　integer　values

in　the　integer　values　from　ｌ　to Ｋ，　ＶＪhich　give　the　ｎ　different

positions.　　工ｎ　this way, we　have　Ni　sets　of　equivalent cir-

cuits　with　different　configuration.

工ｎ　some　cases, there　exists　two　adjacent ④－ｄ○

paired　with　each　ideal　transformer.　In Fig. 4-1-a, only　ｎ

type　circuit　is　permitted　for　transformation, and　in　Fig.

4-1-b, T　type　circuit　is　permitted　so　thatwe　can　do　the

Norton transformation for both ⑥ａｎｄ⑨．工ｎ ｏ･ﾋherwords,

when Ci　and Ｃ２　inFig. 4-1-a　are　both　specified, we make　ｎ

type　transformation　for Ci　and　then we　make　Ｔ　type　transfor-

ｍａ七ion　for　Ｃｌ　in　ｎ　type　circuit　insteadof　Ｃ２．　Similarly,

when　Ci　in Fig.　４－１一考）ｉｓ　specified,this　specification　is

held　in Ｃｌ　　inＴ　type　circuit.

４－５－２　　Confirmation　of　the　Norton　Transformation　Possibility

　　　　　Here　we　confiimi　the　Norton　transformation　possibility。

When Ci　or Ｃ２　is　specified,　we　confirm.　in order,　from the

input of the circuit ｗｈｅ七herits specified Ｃ has ④⑨ｏｒ⑨

⑥connection.　工f "its specified Ｃ does not have ⑥○ｏｒ

⑨④connection, we １００ｋat the next adjacent network of

④or (d) . When the next adjacent network of ④or (d) is

changeable, we　change　them and　then, confirm again　its　pos-

sibility.　　工f,　after　doing　this,　we　can　notyet　find　its

possibility, we　proceed　the　next　stage　Norton　transformation
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but　hold　the　pre-stage　specification.　This　process　Ｗｉ:LI　be

explained　together with　two　examples　in　the Appendix.

４－５－３　　Dete：rmination　of　Transformer　Ratio

　　　　φi(i = 1, 2,　●・・・．　n-1)satisfying Eq.(4-1) or　Eq.(4-2) ,

is　determined by　generating　random niomber.　　工ｎ　this　process,

we　have　Ｎ２　sets　of　equivalent　circuits　with　different ｅ:Le-

ment　values　for　each　set　of　φｉ ・・Element　values　transformed

ｂｙφi(i = 1, 2,　・・●・・・．　n-1)are　all　positive, while　　φｎ

determined by　Ｅｑ．（４－３）ｄｏｅｓ　not　always　satisfy　Eq.(4-:Ｌ）ｏｒ

Eq.(4-2) .　Therefore, we　choose　some　sets　from Ｎ２　sets where

φｎ　satisfies　Eq.(4-1) or Eq.(4-2) .

4-5-4　　2-Terminal　Impedance　Transformation

　　　　　For　some　sets　of　equivalent　circuits　chosen　in　Section

4-5-3, we　carry　out　the　2-terminal　impedance　transfo：rmation.

This　trans formation　can be　independently　done　for each　arm

in　the　circuits.　Here　we　take　ａ　consideration　on　Cu　and Ｃ兌・

Firs七, we　consider　七〇　transfo：rm　Fig. 4-2-a　circuit　into

Fig. 4-2-b　circuit.　The　following　inequalities　hold.

ＯくＣ
見こｃｋｌ　°

ＯくＣ兌 く

ー Ca2　°

Ca2
-
Ｙ２

^a2

-

(1十

≦Cn

Cal
-

C,a2

－　Ｙ）

- 71 -

く

ー Cu (4-5)
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ＯくＣ レ≦（ふ
一

一

Ca2
-

Ｙ

(Y-1) く

ー Cu (4-7)

From the　above　七hree　inequalities.　ａ　possible　range　of　Ｔ　is

given.　From Eq.(4-5), we　have　the　second　degree　equations

on Ｙ，

and

Ｃ兌Ｙ２十Ca2Y －（Ｃａｌ十Ca2)゜り,（Ｙ）≦
０

ＣｕＹ２十CazY - (Cal　十Caz) = fu(Y) >0　　・

(4-8)

Both　f £(y ) and　fu(Y) have　one positive　root　and　one　negative

root.　　Since　Ｙ　must　be　positive.　the　range　of　Ｔ　is　determined

by

　　　　　Ｔ£≦ｙＹ≦Yu

where

and

Ｔ£　゜

Yu °

-Ca2　十　Ｃ１２　＋　4Cu(Cai　十Ca2)

2Cu

-Ca2　十　C12　十　4C兌（Ｃａｌ　十Ca2)

2Ｃ兌

Fig.　４－４　shows　the　range　of　Ｔ・

-

　－

７２ -

(4-9)
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f (Y)　　　fｕ(料

　　　　　　　Fig.　４－４　　　The　range　ofＹ　satisfying　Eq.(4-5)

From Eq.(4-6), we　have

　　　　　Ca2　　　　　Ca2
　　　　　一三Ｙ≦-
　　　　　Cu　　　　　　Ｃ免

and, from Eq. (4-7),

　　　　Ca2 <.　Y(Ca2　－Ｃ兌）

and

　　　　Y(Ca2　－Ｃｕ）ミＣａ２

Ｙ

(4-10)

(4-11〉

(4-12)

For　Eqs.(4-ll) and (4-12), there　exist　the　following　three

cases.

（１）　Ca2<Co　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　゛

　　　　　Since　the　transformed element　values　becomes　lower

than　Ｃ兌ｆ　this　case　can　be　omitted.
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（２）　Ｃ兄≦Ｃａ２亀Ｃｕ

　　　From Eq.(4-11), we have

Ca2

Ca2　‾　Ｃ兄

く

ー
Ｔ　・

　　　　Eq.(4-12)is　satisfied.　^minO　and KmaxO are　defined

as　follows:

^minO = max［Ｔ兌″

KmaxO °min [Yu.,

Ca2
-
Cu

Ca2
-］

Ｃ兌

ｆ

Ca2

Ca2
-

‾Ｃ兌

］

Using　the　above　definition, we　have　the　following　relation

for　ａ　possible　range　ｏｆ‘Ｙ，

ＫｍｉｎＯ≦Ｙ≦Ｋｍａｘｏ

（３）　ＣＵくCa2

　　　　Combining Eq.(4-ll) and　Eq.(4-12), we　have

Ca2

Ca2　‾　Ｃ兌

≦Ｙ≦
Ca2

Ca2　－　Cu

^maxl　is　defined　as　follows:

^maxl ° min ［Ｙｕｙ
Ca2
-

Ｃ兌

；．●

Ca2

Ca2-　Cu
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Therefore,　Ｙ　has　ａ　range　of

ＫｍｉｎＯ≦Ｔ　≦Kmaxl

Similarly, for　the　trans formation　from Fig. 4-2-c　circuit

to　Fig.　４－２－ｄ　circuit, a　possible　range　of　６　can be　deter-

mined　according　to　the　following　three　cases.

（１）　Cbi　＋　Ｃｂ２くＣ兄

　　　　Since　the　transformed　element　values　becomes　lower　than

　　　　Ci,this　case　can　be　omitted.

（２）　ＣｕくCbi　十Cb2

where

and

K'minO≦<5lK'inaxO

Ｃ兌

-

Chi

-

Cbi

K'minO °ｍａｘ［-，≒，１十一(Cb2　－ Ｃｕ）］

Cu

Ｋ゛ｍａｘＯ °min [丁‾ｆ　６ｕ　ｆ　１十一（Ｃｂ２　－ Ｃ兌）］

Cbi

2Cbi

-

Cbi

≒

6
Ｕ

一

一

一

一

匹

－７５ －

cｈ→一司丁+ 4CbiCu

2Cbi
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（３）　Ｃ見≦Cbi　＋Ｃｂ早≦Cu

　　　　　Ｋｌｍｉｎ１≦６≦Ｋｌｍａχ０

where

K'minl = max [

　　　　　　　　　Cbi

ｆ　り,］

　　　　By　the　range of Ｙ　and　６ ， the　range　of　見ｌ　in Fig.　４－２

is　given　and　then Li　satisfying Eq.(4-4) is　uniquely

determined　for　each　arm. ' This　will　be　clear　in　Fig. 4-5

which　shows　ａ　case　of　three　coils.

工nductance

見’

ｒ
Ｔ
ト
し

range Z

(arm １)

Ｐ

ドＪ

L2

　range Ｐ
　(arm ２)

Fig. 4-5

一一一一 - 一一一一一一一一一一　Ｌ工(Ideal　inductance)

１土　
　
　
　
！

　
　
　
　
～

ｙ

　range　兌'
　(arm ３)

Choice　of　Li

工ｎ　Fig.　4-5, the　values　nearest　to Ｌ工

Ｌ３　(indicated　by　circles).

－76 －
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　　　　This　process　is　repeated　for　some　sets　of　equivalent　・

circuits　and　then, final:Ly, we　obtain　one　equivalent　cir-

cuit　having minimum　Ｅ．

４－５－５　　Ｔ　Type-n　type　Circuit　Transformation

　　　　When,七hrough　the　above　procedure, there　ｓtill　remains

Ｃ　values　outside　the range　of Ｃ又　andCy. (called Co) ,　Ｔ　type-

Ｈ　type　circuit　transformation　should　be　carried　out.　工ｎ　the

case that C 0 < C X, and Ｃ６is ｉｎｃ:Ludedin ④⑨④ｏｒ④⑦④

network, by　the　Ｈ　to　Ｔ　type　circuit　transformation,

larger　Ｃ　values　can be　obtained.　　工ｎ　the　case　that Ｃｏ＞Ｃｕ

and Co is included in ○⑥○ｏｒ⑨(c) (d) network. by the

Ｔ　to　ｎ　type　circuit　transformation, smaller Ｃ　values　can　be

obtained.　These　circuit　transformations　are　shown　in

Fig. 4-6.

４－６　　EXAM工ＮＡＴ工ON

　　　　We　call　here　ａproduct of Ni　and Ｎ２　as　ａpattern　genera-

tion　number (PGN) .　One　PGN　coincides　ａ　circuit presenting　ａ

set　of　idea:Ｌ　transformer positions　and　their　transformer　ratio

φi (i=l, 2, n) .　Fig. 4-7　shows　ａ　relation　of　PGN　and

the　maximum or minimum Ｌ　value (Luiaχ，Ｌｍｉｎ）ｆｏｒ　various　nura-

bers　of　ideal　transformer　ｎ　as　ａ parameter.
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Ｓ

Ｏ「

丁丁

③①⑧

④①侶

叫丁¨

　　④④④

・’゜→二じ←゜

④①○

Fig. 4-6

Larger Ｃ
　二:〉

Larger Ｃ
　⇒

Smaller Ｃ
　二⇒

Smaller Ｃ
　⇒

白丁¨

Ｔ

丁丁

寸大）

(i)　Co<Cn case

(ii) Co>C case

Ｔ　type-n　type　circuit　transformation.
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・　Example　:Ｌ　－一一　18th　degree.　no　°１″ noo゜　３ｆ　Ｃ見　゜5pF/

　　　　　　　　　　　　　Ｃｕ＝　lOOOOpF

L(yH)

10.0

５．０

Ｌ工゜2.393yH

c*.、　　　　　　　　．～　－　　　　－　－　　　　　－

　り
>>.>,--'''

_ -- ’○‘爽”’○”‘○’‘ ’ ‾‾○

●-ｒ‾‾
Siみ･’ﾆｰこ二一一４－－－－;－｀－４゛､一一爽‘？

5０0　　1000

ｎ
　
４

　
　
　
●

○

メ

△

5000　　10000　20000

Fig.　4-7-a　　Example　１

３

２

１

゜Example　２　－一一　10th　degree.　no　°　１ｆ　ｎ°）゛　３”　Ｃ兌

L(jJ.H)

９．０

８．0

7.0

０
　
０
　
０
　
０
０
　
０
９

　
ｅ
　
・
　
ｅ
　
ｓ
　
ｅ
　
ａ
　
１

６
　
５
　
４
　
３
２
　
１
０

Ｌ工゜3.573 [xH

-△-△-△-△

^max

－－－－“－Ｌｍｉｎ

PGN

一

一

0,　Cu こ　CX）

　　　ｎ

●　４

０　３

Ｘ　２

△　１

　　~ぺ／‾‾

，ここに≧乱之:二 と1へ。一卜

　　　　　｡-一一O---O――― ―O　゛'¨Ｌｍｉｎ

○~ o―‘―o―‘'==='ごﾆ:ﾆﾄｰ-●=一一●--一一一一●

●~∽~゛~●~
""""

５００　　10００
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゜Ｅχample　３　一一‘　10 th　degree, no　°２ｆ　noo　°２ｆ　Ｃ兌　゜0,　Cu

L(|j.H)

２．０

１．０ △一一－ｓ－，＝.a=二二二二χ二二χこここここ１

●” 〆”””

５００　　1000

〆〆〆〆

Fig. 4-7-c
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Example　４　－一一　10th　degree.　no

Ｌ

１
　
０
９
８
　
７
６
　
５
　
４
３
　
２
．
１

　
●
　
一
　
・
　
ｅ
　
ｓ
　
●
　
●
　
●
　
ｓ
　
＠
　
・

－
　
１
０
０
　
０
０
　
０
　
０
０
　
０
　
０

Ｈ）　Ｌ工゜0,381 ＼x･Ｈ

轟

○－一一一一一一-o-"～

. ･一一一’

一一●

ｎ
　
４
　
３
　
２
　
１

　
　
　
●
　
Ｏ
　
χ
　
△

-‰ａχ

-‰in

PGN

一

一

PGN

一

一 (Ｘ)

500０　10000　2０000

Example　３

３・noo゜１・Ｃ免゜Ｏ・Cu °゜゜

　　　　　　　　ｎ

/＼　　　ヅ

ム　　　　　　　　　　　△‾６‾'‾△‾△‾△　　Ｘ　２

　”－　●　　△　１
二二

＿

l⊃二二

．-ヽ

　 o―一一一一一一一一O'"'“",ｏ　¨¨Ｌｍiｎ
―-･―一一一一●一一－●－－－－”’●

５００　　1000
500０　10000　20000

　　　　　　　　　　　　　　　　Fig.　４－７－ｄ　　Ｅχample　４

Fig.　４－７　　Relation　between　the　pattern　generation　number
　　　　　　　　　　and　inductance　value.
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Fig.　４－７　says　the　followings.

（１）　The　algorithm　successfully　operates　because　max　and

I^min　approach　the　ideal　inductance　Ｌ工　with　the　increase　of

PGN.　　工ｎ　the　figures.　all　the　graphs　give　saturated　curves

for　larger　PGN.

（２）　An　appropriate　number　of　ideal　transformer　is　from　one

to　three,　regardless　the　filter　degree.　　工ｎ　cases　of　large

number　of　ideal　transformers.　deviation　from　Ｌ工　is　large　be-

cause　only　few　circuits　can　be　subject　to　the　2-terminal　im-

pedance　transformation.　工ｎ　another　words, it　shows　that　the

element　values　improvement　by　the　2-terinina:Ｌ　impedance　trans-

formation　is　considerably big.　　Therefore,　in　an　actual　design

stage, the　number　of　ideal　transformer may　be　limited　to　three

cases　of　one, two　and three, so　that　the　optimum equivalent

circuit　can　be　obtained　for　each　case.

（３）　As　all　the　examples　show　that　the　optimum　solution　can

be　obtained by　PGN　of　１０００　for　one　or　ｔｖｉｏ　ideal　transformers.

1000　may　be　sufficient　for　the　practical　number　of　PGN.

－８１ －
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４－７　　FLOW CHART OF　COMPUTER PROGRAM

The　flow chart of　computer program is　shown　in Fig.　４－８．

Fig. 4-8 Flow　chart　of　computer　program.
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４－８　　ＤＥＳ工GN　EXAMPLE

　　　　　For　example　２　in　section　4-6, the optimum　circuit Ob-

tained　by　this method　is　shown　in computer　output　together

with　an original　circuit (see　Fig. 4-9) .　Fig. 4-9-b　shows　ａ

final　circuit　for Co゜lOpF,　Ｃｕ°500pF,　and　Fig.　4-9-C　shows　ａ

final　circuit　for　Ｃ几゜0,　Ｃｕ°゜）．　　工ｎ　the　ｌａ七七er　case.　all　the

inductances　have　the　same value　as　Ｌ工．　　工七　takes　０．７　second

for　computation　by　工BM　370-168.

　　　　　　h　　　　　　　　　　　C3　　　　　　　　　　　　　C7　　　　　L51　z　Ｔ

‰

゜

ぷ≒

FT

ﾜ丿り

み

ﾌﾟぎ]回

，
l

t]ﾐ

＼

Ｌ２

Ｌ
３

Ｌ４

Ｌ５

Ｔ

3.57254703^"

6.87532165 ・

8.88832710

3.25184737

3.81827977

1.03382015

Ｒ工Ｎ ° ^OUT °75.0
ohm

ＣＩ

Ｃ２

Ｃ
３

Ｃ４

Ｃ５

Ｃ６

Ｃフ

Ｃ
8

PGN °150, Ｌ工゜3.573μII

50.4015857^^

19.5741617

　9.80116509

47.4811856

44.2800796

45.7023308

12.5726946

44.3530768

Fig.　４－９－ａ　　Original　circuit
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O.2ftHSliS123　F-Oi

０　.357254885 l=-05
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こｓ

c≫

c≪=

Ｃ＝

c*
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Ｃ●

c≫

..c-

Ｃ●

Ｃ●
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0.141S0243S E-IO
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Final　circuit　for Ｃ又･゜　lOpF,　Cu ° 500pF
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４－９　　CONCLUS工ON

　　　　　ＡCAD　method　of　the　Norton　transformation which　is　one

of　the　most　important　processes　of　band　pass　ladder　filter

design, was　presented.　So　far, this　process　has　required　the

engineer's　hand　operations.　　However, the　present　study　has

enabled　the　perfect　design　automation　for　this　process, where

the　heuristic　approaches　using　random　number　generator　have

been　successfully　used。

　　　　　Some　other　formulationsmay be　possible　as　an　evaluation

function.　　From many　experiances, it　is　desired　to　have　in-

ductances　of　almost　the　same　values　in manufacturing　stage.

工ｎthis　view point,　we may have　ａ　following　form as　an

evaluation　function.

Ｅ　＝ ^max

86　－

(21)

　　　　　　　　　　　　Litiin

where Ｅ will　approach　to　unity　for　the　ideal　case.

However, the　above　evaluation　does　not　relate　to　the　desired

value Ｌ工．　　Therefore, E　in Eq.(4-4) is most　preferable　as　an

evaluation　function.
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CHAPTER 5. DESIGN OF FOUR-PORT DIRECTIONAL FILTER

5－1　　工NTRODUCT工ON

　　　　　For　siibmarine　cable　system, a　single　ｃｏａχial　cable　two-

way　transmission　system Is　widely　used　from economical　view-

points.　　工ｎ　this　system.　the　transmitting　frequency　band　is

divided　into　two　groups　of　lower　and　higher　frequency　bands,

corresponding　to　the　signal　transmissions　from east　to west　and

from west　to　east.　工ｎ　this　case, there　are　two　types　of　sub-

mersible　repeater　construction。

　　　　　One　type　of　repeater　is　composed of　two　amplifiers　as

shown　in Fig. 5-1, and　two　directional　filters, which　are　both

three-port　network, are　used　to　separate　the　lower　and　higher

frequency　bands.

lower band signal

higher band signal

Fig.　５“１　　Ａ　two　amplifier　configuration　for　repeater　circuits.
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　　　　Another　type　of　repeater　has　ａ　conunon　amplifier　configu-

ration　as　shown　in Fig. 5-2.

Fig.　５－２

in Fig. 5-2.
(23)(24)

lower band signal

88　－

－－一一　higher band signal

Ａ common　amplifier　configuration　for　repeater
circuits.

　　　　　The　lower　and higher　band　signal　flows　for both　types　are

also　shown　in Fig. 5-1　and Fig. 5-2。

　　　　　工ｎ　order°to　realize　ａ　high　reliability　required　for　ｓｕｂ‘

mersible　repeater by　reducing　the　number of parts　per repeater,

ａ　coiranon　amplifier　configuration　is　used.　工ｎ　this　case, a

four-port　network　is　used　for　ねｈｅ　directional　filter　as　shown

　　　　　　Ｃ．Ａ．ＤｅＳｏｅｒ（２５）　has　presented　ａ　theory　and　ａ design method

　of　ａ　four-port directional　filter　used　in　this　type　of

　repeater.　His　method　is　based　on the　theory　of　four-port　con-

stant　Ｒ　network, but when　it　is　applied　to　an　actual　design,
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it　becomes　necessary　to　connect ａ　one-port　network (called

compensation　network) at　each of　the　four　ports　for　the　fol-

lowing　two　reasons.　　One　is　to　compensate　the　susceptance

which　appears　because　of　approχimations　in　七he　design　proce-

dure.　The　other　reason　is　to　ensure　sufficient　loss　between

the　two　ports　connected　to　the　ａｍｐ:Lifier.　Decrease　of　loss

makes　the　repeater　unstable　because　the　directional　filter

constitutes　ａ　feedback　path of　the　amplifier.　As was　pointed

out　in　Desoer's　paper, the　loss　can　be made　infinite　in　theory

by　inserting　an　ideal　phase　inversion　transformer.　工ｎ　prac-

tice, however, the　loss　becomes　considerably　small　because　of

inaccuracy　of　the　element values　and　existence　of　parasitics。

　　　　　工ｎ　this　chapter,a　theory　is　proposed　which　enables　to

design　ａ　directional　filter without use of　compensation　net-

works.
（27）（28）（29）

By　this　method, the　same　electrical　per-

formance　can　be　achieved　with　less　number　of　elements　than　by

Desoer 's　method.　Consequently, we　can　have　filters more　re-

liable　and　smaller　in　size.　Directional　filters　of　this　new

type　are　widely　used　in　Japanese　submarine　cable　systems.

５－２　　ANALYSIS　OF　THE　FOUR-PORT　NETWORK

　　　　　工ｎ･the　configuration　of　Fig 。5-3,七he　followings　are

assumed.

（.1

（2

The　two　LPF　are　identical.

The　two　HPF　are　identical 。

89 －
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：　１

3）

4）

The　four　filters　are　reactive.

An　ideal　phase　inversion　transformer　is　inserted　be-

tween　ports　２　and　３．

　]ジーノ‾‾

(ｉＰ　ｖ１)

ｉ４１ ４２

1:-1

Fig. 5-3　　The　configuration　of　the　four-port direc-
　　　　　　　　　tional　filter.

２

Ｖ２）

　　　　Let　us　define　the　admittance　matrix　of　two-port　network

for　each　LPF　or　HPF　as　follows:

Ｉ―
　
　
　
　
　
　
七

ぐ
Ｌ
　
　
　
　
　
Ｌ

　
ｙ
　
　
　
　
　
ｙ

』　
　
　
　
　
＝

　
　
　
　
　
Ｌ

　
　
　
　
Ｙ

^Lt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ｙl
χ1）ｙ

Ｈｔ

琵2）

」　　　

７に

ﾚ

it　

二が

」

．

〔Lemma ５－１〕

　　　The　admittance matrix Ｙ　of　four-port　network　inFig.　5-3,

can be written　as　ｆｏ１:Lows:
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Ｙ　＝

y'

０

VLt

^Ht

ﾊ41）

０

ｙ’

“ｙＨｔ

　^Lt

　^Lt

‾ｙＨｔ

ｙ”

０

and　ｙ”゛ｙ£

^Ht

^Lt

0

ｙ”

→一々）．

(5-1)

(Proof)　Let us　define　the　current and voltage　at　each　port

as (ij・Vj) (j°１ｚ　２ｆ　３ｆ　４）ｆ　and　the curren七　ijk　from　p0 1°七　丿

七〇 port ｋ（ｊ　^ k, k = 1, 2, 3, 4) .

　　　　From　the　Kirchhoff's　current　law at　each　port, we　have

　　　　１１　゛　１１３　＋　・１４ｆ　■２　＝　１２３　＋　121*/ l3　＝　■３１　＋　132,

●　　　　　　and　　ｉ４　＝　ｉ４１　＋　ii*

2 ･

Each　filter　has　ａ　relation.

３

１

４

一

一

一

一

Ｖ１

２

Ｖ３

Ｖ２

Ｖ４

ｆ

｜

１１４

■４１

一

一

ｆ

　■２３

-l3 2

一

一

｜ ぐ）

^Ht

ぐ）

VHt

Vi

Ｖ４

　
C
M

m

ト
ト
け

１　
ｔ
　
　
２

　
Ｈ
　
　
ぐ
Ｈ

　
ｙ
　
　
　
ｙ

From　the above　relationｓ．　we　have

．● ９１　－
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十ｙA1））ｖl　＋ｙＬｔｖ3　十^Ht ｖ4

）ｖ2　‾ｙＨｔｖ3　十^Lt ｖ４

i3　°YLt VI　－ ^Ht ｖ2.十（ｙ12）

　　　　　　　ｉ４　°^Ht Vi　十^Lt ｖ２　十（ｙ£

anｄ，　ｖｊｅ　obtainEq.(5-1).

-←ｙ42） Ｖ３

Ｖ４

Q.E.D.

　　　　Fromthe relation Ｓ = (ii-Y)(ir+Y)-i where Ｓ and 耳

express　scattering　matrix　and　unit matrix　respectively, we

have

Ｓ　＝

where

ｐ゛

ｐ

Ｓ１１

Ｓ２１

Ｓ３１

Ｓ１２

Ｓ４１

Ｓ２２

Ｓ３２

Ｓ４２

Ｓ１３

Ｓ２３

Ｓ３３

Ｓ４３

Ｓ１４

Ｓ２４｀

Ｓ３４

Ｓ４４

一

一

p'

０

tL

tH

＝を［d-y') (1十ｙ¨）十（ｙaｔ十ｙlｔ）］

¨　゜｝［（1十y') (l-y”）十(VHt十ｙ£ｔ）］

y゛’＝ｙi11）十ｙj,1），ｙ¨　＝ｙl12）＋ｙ］12）

－　-2yHt
tH　°

tL　＝

　　△

‾２ｙＬｔ

‾ｒ‾

０

－
　
　
　
　
Ｈ
　
　
　
Ｌ

ｐ
　
　
七
　
　
　
ｔ

　
　
　
　
　
・

Ｌ
　
　
　
Ｈ
　
　
ｎ

ｔ
　
　
　
ｔ
　
　
　
ｐ
　
　
ｏ

　
　
　
　
　
・

Ｈ
　
　
　
Ｌ

ｔ
　
　
　
ｔ

０

ｐ”

(5-2-1)

(5-2-2)

(5-2-3)

(5-2-4)

(5-2-5)
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and

△ 一

一 （１十y') (:L十ｙ¨）－（ｙAｔ十ｙ£七）． (5-2-6)

Here, we　assume　p'　＝　ｐ”＝　p,that　is, the　reflection　coeffi-

cient　at　each　port.　is　equal.　　Therefore,　we　have　y'　°ｙ”゛ｙ

〔Lemma ５－２〕

工ｆ　y'　゛ｙ¨　゜y, then ｙ］１,１）

　(1)
ｙＨ

一

一
ぐ）

゛　ｙＨ　　｡

　　(２)
゜ｙＬ ゜　ｙＬ　and

(Proof)　Let us　define ｐｘＪ″and　Py　as　the　ｐｏ]Les　of　admittance

matrix　in LPF　and　HPF　respectively.　We　can　rewrite　each　ad-

mittance matrix　of　LPF　and HPF　in ａ　form of　common　denomina-

tor 。

and

瓦＝Ｔ溜ヨ▽

　　　　　１ＹＨ＝万万＝可）

　　　μ゛1

(ｐ)，亀

　
　
く
　
　
Ｉ

　
　
　
ｔ
　
　
２

　
　
　
Ｌ
　
　
く
Ｌ

　
　
ｆ
　
　
　
ｆ

　
　
Ｉ

　
　
ｐ
　
　
　
Ｉ

　
　
ぐ
　
　
　
ｐ

　
Ｉ
　
　
　
く

　
ｌ
　
　
　
　
　
ｔ

　
ぐ
Ｌ
　
　
　
Ｌ

　
　
ｆ
　
　
　
ｆ

』

｜

f41）（ｐ）　　　fHｔ（ｐ）

fHt(P)

(ｐ)f　fLt(P)'　fH

express　the　numerator　of ｙ］１,１），ｙ］ｔ２），

」

（ｐ），稲 (ｐ) and　fHｔ（ｐ）

1

12）ａｎｄ　yut

respectively.　　since,　in　general, the　poles　of　admittance

matrix　in LPF　and　HPF　are　distinct　each　other,　we　have　ｐりkPv
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From　the　relation　ｙ£

　n (p-pり）

り＝１

－ｙ】(2) (2) (1) have

Ｉ２ぐ
Ｌ
　
ｆ

　ｎ

り＝１

(ｐ

(ｐ)

一

一ｐ､))

一

一

then,

ﾕ

１

（ｐ’ｐ”）゜（琵1）（I））‾ぺ･2）G）））゛

　n (p-Py)
μ＝１

ｆ

－

Ｈ

μ＝

I

S1）（ｐ）

(P-Py)

　n（ｐ“ｐｖ）’（fl12）（ｐ）－　f41）（ｐ））.

Ｖ＝1

When we　consider　the vicinity of　ｐ　°p, the　above　equation

approaches　zero.　　since p.」≒　ｐりｆ　we　have　ｆＩＳ２）（ｐ）゜ｆＩＳ１）（ｐ）’

Through　the　same　discussion, we　also　have f］ｔ２）（ｐ）＝　ｆ１１）（ｐ）．

Therefore, we　obtain　ｙIχ1）＝　ｙl12）ａｎｄ　ｙ］t1）＝　ｙ12）． Q.E.D.

工ｔmeans　that　each　filter　becomes　symmetric ．　Then we　have　ａ

following　theorem.

〔Theorem ７－幻

　　　　The　scatteringmatrix of　four-port　network　can be　rewrit-

ten　as.

Ｓ　＝

Ｌ
　
　
　
Ｈ

Ｔ
　
　
　
Ｔ

　
　
　
　
　
一

〇
　
　
　
ｐ

ｐ
　
　
ｏ

てＬ　　’てＨ　　　ｐ

ＴＨ

Ｈ
　
　
　
Ｌ

Υ
　
　
　
Υ
　
　
　
０

てＬ　　　Ｏ　　　　ｐ

：● 94 －



●

where

and

p　＝ｓ11＝ljj÷

てＬ°s13　°rjｼ7（ﾆﾐ19ぜﾆ｀）

yo　＝ｙ－ 血二血

　　　　ｙ°ｙＬ十ｙＨ　　．

yo　expresses　the　input　admittance　at　each　port.

●　　　　　　(Proof) Eq.(5-3-1) is　七he definition of　yo　itself 。

From　Ｅｑ．（５－２－１）ｏｒ（５－２－２）ａｎｄ　Eq.(5-2-6) ,

　　　　　　　　　　　１‾ｙ２　十（ｙA七十ｙ:E,ｔ）

(1十ｙ)2‾(ｙ?1七十ｙ£ｔ)　　・

ｐ　°

Since　ｙｏ　°紐　″

．．● 95 －

(5-3-1)

(5-3-2)

(5-3-3)

(5-3-4)

(5-3-5)
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Ｓ

ｙ
Ｏ　°

一

一

１－

:L　十

1‾y2＋ｙaｔ十ｙlｔ

（1十yy'　“（ｙaｔ十ｙ乙ｔ）

１‾ｙ２　十ｙaｔ十ｙlｔ

(:L十ｙ)２‾(ｙA七十ｙlｔ)

ｙ十ｙｌ　－（ｙaｔ十ｙ乙ｔ）

゜ｙ　－

(１十ｙ)

yaｔ　十　ｙl七

　　　　　　　　　　１十ｙ

This　relation　can be written　as,

y - yo　°

yA七十ｙl七

１　十　ｙ

１

Substituting　the　above　relation　into　Eq.(5-2-4) ,

tH　°

一

一

一

一

　　　　　　　‾2ｙＨｔ

(1十ｙ)2　‾(ｙa七十ｙ乙七)

　　　　　　　-2yHt

（1十ｙ）2　－（ｙ-ｙo）（1＋ｙ）

（1十y) (1十ｙo）
Ｈ

－９６ －

(Eq. (5-3-4))

(Eq. (5-3-3))

Q.E.D・
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Ｓ

Since　the　network　is　reactive, using　Eq.(5-3-1)

　　　　　　　Si3Sl 3十Si ljS 111 = 1 － Si lS 11

Ｏ「

一

一

屈ｔ＋･ｙ£ｔ
-

ｙ２“　１

一

一 ゛Ｅｖ　Yo　， (5-4)

(5-5)

(5-6)

＿2

1十yo

where O/denotes　the　substitution　of　ｐ by　-p, and　Ev　yo　expres-

ses　even　part of　yo．

　　　　LetG{p) be　even part of　yo/ then　reminding　that ytj　and

yl　are　odd　rational　functions　of p (for　example, see　Eq.(3-2)

in Chapter　3) and　then, since　ツ＝　-y,we　have

　　　　　　　G(p)= EvYo　2:二Sらｰ

　　　　　　　　　　　=-2 (y + Y －（ｙＡｔ＋ｙ£ｔ）（六十毒））

y?1七十ｙ£ｔ゛（ｙ２　－１）Ｇ（ｐ）　・

The　above　relations (5-5) and (5-6) are　important　for　our

problem.

　　　　　Let　ΩＨｌｙ　ΩＬ　and　ΩＴdenote　the　higher　passband,　the　lower

passband　and　the　transition　band　respectively.　Combining

（５－３）ａｎｄ（５－６），ｗｅ　have

－　97　－
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and

二

ISい
Ｐ
＝（

１
↑ｙo）（1十ﾀｏ

２　　　　　２

１十Yo　１十Yo
＝（-）（
　　２ ２

-

VHt　十　ｙ£ｔ
　　　　－↓↓１.）・　TTΞ

　ｙl4ｔＧ(ｐ)

ｙaｔ＋ｙ£ｔ

y£ｔＧ（Ｐ）　　　・

for　Ω　Ｃ　ΩＬ

for　Ω　６　ΩＨ　　・

for　Ω　ｅ　ΩＬ

for　Ω　６　ΩＨ

for　Ω　６　ΩＬ

for　Ω　６　ΩＨ　　°

98　－

(5-7)

(5-8)

(5-9)

(5-10)

二

ISl3 12

　　　　since G(p) is　close　to　unity　in　the　passband, (5-7) has

the　following　approximations:

-‥

１　
、１．

血

I C I 2　　　^Ht

☆一次

　　　　　since.　in　ΩL'　that　is,　in　the　stopband　of　HPF,　the　at-

tenuation　loss　must　be　extremely　larger　than　that of　LPF　and,

in　ΩＨｆ　that　is.　in　the　stopband　of　LPF,　the　ａ七七enuation　loss

must　be　extremely　larger　than　that of　HPF, we　have　the　rela-

tions.

lｙl,ｔl2））lｙＨｔl2

lｙＨｔl2＞＞lｙＬｔl2

y:;1ｔ　十　^Ht　’゛　　^Lt

y瓦七　十　^Ht　゛　　^Ht
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Ｓ

From　Eq.(5-9), Eq.(5-8) becomes

Ｓと１

y£ｔ

-

^Ht

for　Ω　６　ΩＬ

for　Ω　ｅ　ΩＨ　　。

≧AoL for Ω６ΩＨ

：■ 99　－

(5-11)

(5-12)

(5-13)

二

|Si 引２

1　　　y^t
一一
IS1312　　^Lt

　　　　Let　us　define filter　characteristic　functions　やＨ　and　ψＬ

for　HPF　and　LPF　as.

　　　　　　　　　　　　^Ht　　　　　　　　　　　　^Lt　　　’

Using　Eq.(5-ll) ,　七he　attenuation　loss　Ah　andAl　for　HPF　and

LPF　can　be　approximate:Ly written　as

AＨ ° 10 logi 0 ljで1 2 ゛ 10 logi ° |ゆH1 2 ’ 10 logi o lψL12

　　　　　　　　　≧^OH for Q ^r

Al ° 10 10910 1雨12 ゛ 10 10910 lψＬ□‾10 10910 1ψＨ12

where ^OH　and　^OL　express　the　given　attenuation　loss specif i-'

cations　for　HPF　and　LPF　respectively.　　Here,　Eq.(5-6) is　re-

placed　by

ψご　十中ご　＝（ｙ２　－１）Ｇ（ｐ）．
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Our　design problem　is　to　obtain　φＬ　ａｎｄψＨ　solving　Eq.(5-13)

under　the　constraint of　Eq.(5-12)。

　　　　　Letus　consider　the　requirements　imposed on　the　above

functions　Si 1 (G(p) ) , Si3, Sii≫　and　S31≫
/
etc .　For　the　filters,

the　loop attenuation between　ports　３　and　４　must be　sufficient-

１ｙ　large　to　decrease　the　passband　ripple　of　ａ　repeater.　　And

also, in　the　transition　band, the　filters　must, at　least, have

larger　attenuation　than　the　amplifier's　gain。

　　　　　NoＶＪ，ｔhe　sensitivity　of　the　operating　transfer　f unc七ion

between　the　ports　３　and　４　with　respect　to　the　terminating　，

resister　ri　at　the　port　ｌ　is

|詰｀ド１２（゛IS1312 °ＩＳい１２on the jf2 axis.

In　order　to　ensure　the　stability of　ａ　repeater, the　sensitiv-

ity must be　small。

　　　　　Since　the　high　return　loss　is　required　in　ΩＨ　and　ΩL'

lsiir　゛ｓ ｏ　for　Ω．ｅ　ΩＨＵΩＬ．　　工ｎ　ΩＨｆ　|Si３１２　is　very　small　in

comparison with　ａ　magnitude　of　ｌ Ｓ１４１２　and,　also　in　ΩＬｆ　Isi.l^

１ｓ　very　small　in comparison with　ａ　magnitude　of　ｌ Ｓ１３１２． Ac-

cordingly, the　sensitivity which　is　proportional　to　the　pro-

duct of I Si 3 I^　and　|Si ijI ^ , becomes　small 。

　　　　　工ｎ　ΩT/　however,　the magnitude　of　isi3r　and　isi.r　are

comparable, hence, in　order　to　keep　the　sensitivity　small, the

sum　Si 3　十　|Si ４１２　must　be　small 。

１００　－
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　　　　Then, the　requirements　for　the　filters　are　svunmarized　as

follows:

（１）　G(p) must be　close　to　unity　so　that　the　filters　have

　　　　high　return　loss　in　the　passbands.　（Ｅｑ．（５－５））．

（２）　Ｓ１３　and　Si It (S2 3　and　S2u) must　be　so　determined　that

　　　　the　filters　have　small　sensitivity of　the　operating

　　　　transfer　function　Ｓ３４　between　the　ports　３　and　４．　This

　　　　is　reflected　to　G(p) by　the　relation (5-5).

（３）　Ｓ１３　and　S 1 If (S2 3　and　S2it) f also, must　be　so　determined

　　　　that the　filters　have　enough　attenuation　in　all　bands.

５－３　　NETWORK　REAL工ＺＡＴ工ON

　　　　工ｎEq. (5-6) ,　･ｗｅcan　find　that　the　sum ｙＡｔ十　ｙ£i.must

have maxima　of　value　-G(p) on　the　沁　axis.　From Eq.(5-10) ,

ｙｊｌｔ″for　Ω　６　ΩＨ″　hasmaxima　of value -G(p) , which means　that

ＤＨ１２０ｓｃｉ:Llates　between　ｏ　and １／Ｇ（ｐ）．　The　same　for　ｙ£Ｔ　holds

for　Ω　６　ΩＬ．　Desoer' s　theorem　for　the　necessary　and　sufficient二

conditions　of　physical　realizability　is modified　and　stated　as

follows:

(１)　VLt and　YHt must be　odd　rational　functions of　Pf　having

　　　　simple　ｐｏ:Les　locatedon　the　ｊΩ　axis.

２

(3)

The ｊΩpoles ｙＬｔａｒｅ　distinct　from　those　of VHf

For　ｐ　°　ｊΩ，

　　　ｙ£ｔ　十　ｙＡｔ･

１０１ －
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　　　　　　musthave maxima of　value　-Ｇ（ｐ）．

The　condition (3) is　different　from Desoer's　theorem　and　is

important　for　the　problem.　Under　these　conditions, we　consi-

der　the　physical　realization。

　　　　Let　the　partial　fraction　expansions　of　ｙＬｔａｎｄ　YHt　be,

respectively,

　　　　　　＋ｎ

ｙＬｔ゛Σ゛

^Ht　°Σｌ

ゝ

ｙ°ΣＩ

ki･

＋
ko
-
ｐ

十　hcχ,ｐ

(5-14)

「

(i = 1, 2,　・・・・・ｆｎ)

(k = 1, 2,　°・・゜゜ｆｍ)

(i = 1, 2,　・・・･．●ｆ　ｎ；　k= 1, 2,　°゜゜゜, m).

4'ｍ　　ｈｌ;:　　　k
a　　　，

十　Σｌ 十　一十　hoop　　。

四 １０２　－

“ｎ　ｐ-]ωｉ

十ｍ　　hk

‾ｍ　ｐ－]ｑｋ

where　七he　prime　indicates　that　the　terms　for n, m　＝　Ｏ　are

omitted　and

ωｉ　°‾ω－ｉ

ｑｋ　°　‾ｑ-ｋ

ωｉ≒ｑｋ

Now,　let　us　consider　the　relation (5-6).　When　Eq.(5-6) is

expanded　in　Laurent　series　around　the points　ｐ　°ｊωｉ″ｐ　゛ｊｑｋｆ

ｐ　゛　jo　and　ｐ＝　joo,the dominant　term of　the　left　hand　side

must match　the　dominant　terra of　the　right hand　side.

Therefore, y can　be written as:

十ｎ　　　ｋ
Ｉ

１

‾ｎ　　Ｐ‾］ωｉ　　　’ｍ　　ｐ－］ｑｋ　　　ｐ
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Then, the　residue matching　conditions　are　as　follows:

　　　　　ｋ１２°Ｇ（ｐ）゜k?　　at　ｐ゛如ｉ ・ｋＪ２°G(p)゜k§　ａｔｐ°jo

　　　　　ｈｊ゛Ｇ（ｐ）゜ｈｊ１　　゛１ｔ　ｐ ゛ ｊｑｋ ・ｈふ２゛Ｇ（ｐ）゜ｈﾐ　゛１ｔ ｐ ° ｊｃ°・

The　following　conditions　must　be　added　so　that LPF　and　HPF　are

reactive.

k12 － kl≧0　　，　kJ2－kl≧０

K' － hj1≧0　　，　ｈが－ｈ£≧o　・

Consequently, we　have

　　　　　ｋ１２(１－Ｇ(,ｐ))≧Ｏ　　at p = jωｉ，ｋμ(１-Ｇ(ｐ))．≧Ｏａ七ｐ刈０

　　　　　ｈｋ２(１'Ｇ(ｐ))≧Ｏ　　ａｔｐ°ｊｑｋ，ｈふ２(１－Ｇ(ｐ))≧Ｏａ七ｐ＝ヤ．

Combining　above　conditions, we　have

　　　　　Ｇ(ｐ)≦１　at p°如ｉ ・ｐ°ｊｑｋ・ｐ°jO and p°ｊ°)．

The case G(p).゜１　ａ七ｐ°佃)Ｐ　P = jqk'　ｐ°jo　and p°ｊ°゜ｚ

satisfies　the　minimum　susceptance　condition.　This　require-

ment means　that　the　zeros of　中Ｌ，ゆＨmust　exist at　the point

of　Ｇ(ｐ)＝　１．　So, we can have　the　reactance　functions　Vl　and

ｙＨ　by

１０３ －
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Vl　°

+ｎ　　Ikil　　Ikol
Σｌ

：● ｎ　　ｐ-］ωｉ

ヤ　Ihkl
Vh °Σl

where

ｐ

＋lh。lp

心 １０４ －

(5-15)

‾ｍ　　ｐ’］ｑｋ

５－４　　DESIGN　PROCEDURE

　　　　　The　actualdesign　procedure　together　with　an　example　is

shown　as　follows:

（１）　Determine　G(p) SO　that　it　satisfies　the　requirements

of　the　return　loss　in　the　passbands, at　the　same　time, gives

the　small　sensitivity　in　the　transition　band.　　工ｎ　order　to

determine　G(p) , we　consider　reference filters which

satisfy　the　above　requirements。

　　　　　Let　ph　and　PL　be　the　reflection　coefficients of　the

reference　high　pass　and　low　pass　filters　respectively, and

we　obtain　the following:L）＝

ｐ　＝　ph　°PL

尚㈹
f　ph　°

圀　and　PL
°府　　．

Yh　and　ｙＬ　expressthe　admittances　of　the　reference high　pass

and　low　pass　filters.
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From　the　relation Ｇ（ｐ）＝　Ev　yof we　have

Ｇ（ｐ）＝　Ev

ＴＨ 十　ＹＬ

１十Ｙ
H^L

Fig.　５－４　shows　ａ　given　G(p) .

２．０

１．０

Admittance

０ ０．５ １．０ １．５ ２．０ ２．５ ３．０

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　NormalizedFrequency

Fig. 5-4　　The　characteristics　of　given Ｇ（ｐ）．

（２）　Find　the　poles　of　ψＨ　and ψＬ　from　the requirements　in

七he　attenuation　bands.

（３）　Modify　the　zeros　of　巾Ｈ　and　ψＬ　so　ｔｈａ七　|ゆＨ１ ２　and　UlI ２

do　not　exceed　1/G(p) and　are　tangent　七〇　1/G(p) in　their

respective　band, by　using　the　iterative　approximation

method
(32)

Fig.　５‾５　shows　ﾄChI^　°11d　叫Ｌ１２．

● １０５　－
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２。

１

Normalized frequency

Fig.　５‾５　小ｐＨ １２　and　ｌψＬ１２　after　the　design　procedui°ｅ （３）．

（４）　Obtain- ｙＨ　and　Yl　which　satisfy the　residue matching　ｒｅ’

quirement (see　Eq. (5-15)) .

（５）　Proceed　the cascade　synthesis　of　Ye　and　ｙＬ・

　　　　　The　characteristics　obtained　through　these　procedures

are　shown　in　Figs 。 5-6, 5-7, 5-8　and　5-9.　Figs. 5-6　and　５－７

show　the　even　part　of　the　input　admittance　and　the　return

loss　at　each　port, respectively.　　Fig.　５－８　shows　the　insertion

loss　between　ports　1 and　3, and　between　ports　ｌ　and　４．　Fig.

- １０６ －
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５－９　shows　the　１００ｐ　loss　between　ports　３　and　４ ．　　Fig。　５－１０

shows　the　network　configuration　and　element　values.

Admittance

２．０

１．０

０

dB

６０

０
　
　
　
０

５
　
　
　
４

３０

２０

１０

０

　　　　　　　　０．５　　　　　　１．０　　　　　　１．５　　　　　　２．０　　　　　　２．５　　　　　　３．０

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Normalized Frequency

Fig.　５－６　　Even　part　of　the　input　admittance　characteristics.

０．５ １．０ １．５ ２．０ ２．５ ３．０

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　NormalizedFrequency

Fig.　５－７　　Return　loss　characteristics.
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LOSS

(ｄＢ)

　100

０
　
　
０

９
　
　
８

０
　
　
　
０

７
　
　
　
６

０
　
　
０

５
　
　
４

０
　
　
　
０

ｒ
ｏ

C
Ｍ

１０

LOSS

(ｄＢ)

　110

　1０0

０
　
　
　
０

９
　
　
　
８

０
　
　
０

７
　
　
６

５０

　　　　　　２．５　　　　　　３．０

Normalized frequency

Fig. 5-8　　工nsertion　loss　characteristics、between

　　　　　　　　　　ports　ｌ　and　３、and　between　ports　ｌ　and　４．

ソ

０ ０．５ １．０ １．５ ２．０ ２．５

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Normalizedfrequency

Fig. 5-9　　Loop　loss　characteristics　between　ports　３　and　４．
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Fig.　5-10　　Network　configuration　and　element　values.
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　　　　　In　the　actual　hardware　realization, adjustable　air　core

inductors　with　high-Q　characteristics　are　used　in order　to

meet　the　critical　requiremen七s, such　as　low　ｄｉｓｔｏｒｔｉｏｎ?３）

small　passband　ripple　and　ensurance　of　sufficient　loop　loss.

Naked　golden mica　capacitors　are　adopted　because　of　their

high-Q　characteristics!３４） Each　coil　is　shielded　to prevent

from　harmful　coupling.　Volume　of　each　separately　shielded

section　is　decided　according　to　the　sensitivity　of　inductor's

Ｑ　in　the　network　because　inductor 's　Ｑ　is　affected　by　its　oc-

cupied　space.　　This　”honeycomb”shape　of　each　section　is

shown　in Fig. 5-11。

　　　　　工ｎ　addition,we　realized　ａ　network　in　which　an　inductor

is　used　as　phase　inversion transformer　and　filter　element

(see　Fig. 5-10)。　For　comparison with　the　newly developed

filter, the　network　configuration　of　ａ　directional　filter

designed　by　the　converntional　method　is　shown　in　Fig. 5-12.

From Fig.　5-10　and　Fig.　5-12, it　is　seen　that　eleven

elements　are reduced.

- １１０ －
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５－５　　CONCLUSION

　　　　　The　designmethod　of　ａ　four-port directional　filter

which　is　commonly　used　in　ａ　submarine　cable　systemwas　des-

cribed.　By　this　method, we　were　able　to　haveａ　filter　with-

out　using　compensation　networks, with　the　same　performances

as　ａ　filter　designed　by　the　conventional　method, which　re-

quires　compensation　networks　at　each　port　of　directional

filter.　　This　contributes　not　only　to　reduce　filter　volume

but　also　to　realize　higher　reliability.　　This　filter　is　wide-

１ｙ　used　in　submarine　cable　systems　in　Japan　to　improve　the

system　economy and　reliability・

● １１３ －
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CHAPTER 6. DIGITAL FILTER DESIGN PROGRAM SYSTEM

　６－１　　INTRODUCTION

　　　　　　Digital　signal　processing　is　concerned　with　the　repre-

　sentation of　signals　by　sequences　of　nvunber s　or　symbols　and

　the　processing　of these　sequences.　　Historically, digital

　signal　processing　has　been　done　by　the　high　speed　digital

　computer　whose　progress　has　stimulated　the　developments　of

　the　complex　and　sophisticated　signal　processing　algorithms.

　By　the　recent　advances　in　integrated　circuit　technology, it

　is　promised　that　economical　implementations　of　very comp:Lex

. digital　signal　processing　systems　in　which　digital　signal　is

　processed　in　real　time, become　possible.

　　　　　　工ｎ　digital　signal　processing　systems,　digital　filter

　performs　essential　roles.　　Therefore,　many　studies　on　digital

　filter　have　been　contributed　in　recent　few　years.

　　　　　　工ｎ　this　chapteｒ，　we　describe　the　newly　developed digital

　filter　design　program　system　called　Ｄ工ＮＥＴＳ（Ｄ工gital　NETwork

　design　program　Ｓｙｓｔｅｍ）．（３５）（３６）（３７）．　First, the　fundamental

　concept　on　digital　filter　design　and　some　related　important

　problems　are　explained.　　Secondly,七he　Ｄ工NETS　system　is　des-

　cribed along　with　the　programs　of　three　phases　ｚ　approxima-

　tion, synthesis　and　analysis ．　　Finally, an　actual　digital

　filter　design　example　applied　by means　of　Ｄ工NETS,　to　trans-

　multiplexer　is　shown, which　is　ａ　typical　application　system

　of　digital　signal　processing・

１１４ －
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6－２　　GENERAL　CHARACTER工ＳＴ工cs　ON　Ｄ工Ｇ工TAL　Ｆ工LTER
（38）（39）（40）

6-2-1　　Digital　Signal　Processing

　　　　Digital　filter　can　be　used　for　both　digital　and　analog

systems.　　When　applied　to　analog　continuous　system, the　block

diagram and　the　principle　are　drawn　in Fig 。6-1.

Ａ

Ｂ

Amplitude

Ｔ

△Ｔ

Ｃ

←←

　ｔ bit　　　　ｔbit

time

Amplitude

リ

Ｅ

time

time

゜　し　I　　　　　　　ti

　　｜　　　　　　｜

Fig.　６－１　　Systemblock　diagram　of　digital　filter
　　　　　　　　　applied　to　analog　system.

- １１５ －



●

づ

In　Fig. 6-1, an　analog　continuous　band　limited　signal(A) is

transformed　into　analog　sampled　signal(B) by　ａ　sampleｒ　，　whose

sampling　rate　Ｔ　is　determined　by　the　sampling　theorem.　The

signal(B) is　converted　to　七-bit　digital　signal(C) by A/D　con-

verter within　Ｔ　second　conversion　time.　Digital　filter　han-

dies　signal(C) and　七hen　the　digitally processed　signal(D) is

put　into　D/A　converter　which　converts　digital　signal(D) into

analog　sampled　signal(E).　Finally　analog　ｆｉ１七er　produces

analog　continuous　signal(F) by　smoothing　analog　sampled　sig-

nal(E)。

　　　　　Herewe　can　see　that, in　this　system, quantization　and

recovery　errors occur　by A/D　and D/A conver七ers, in which

analog　signal　is　expressed　by　t-bit　digital　signal.　工ｆ　we

handle　ｗｉ七ｈ　digital　signal, we　do　not　need　to　consider　these

errors.　　For　this　reason, in　the　following　discussionｓ，　we

are　interested　in　digital　signal　only。

　　　　　Digital　signal　expressed　with　finite　word　length　is

arithmetically　processed　in　digital　filter　by　means　of　three

fundamental　elements:　　adder, delay　element, and multiplier

which　are　denoted　in　Fig. 6-2.

匹　

Adder

七　Delay

七　
Multiplier

Fig.　６－２　　Three　fundamental　elements　of　digital ･filter.

四 １１６ －
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　　　　　Each　element　is　composed　of　logic　devices ．　　For　example ，

ａ multiplier which　is　the　most　important　element　in digital

signal　processing, have　ａ　configuration　as　shown　in　Fig. 6-3.

ＰＯ

Ｘ
Ｏ
Ｔ
１

土_

ＰＯ

ＸＯＴＯ

-
Ｐ１

ＸＩＴＯ

-
Ｐ２

P1

Ｘ

ＸＯ

ＹＯ

-
ＸＯＹ２

×１Ｙ１

×
2^0

-
　Ｐ
３

P2

ＸＩ

Ｙ１

-
ＸＩＹ２

×
２Ｔ１

Ｐ４

Ｘ２

Ｙ２

-
Ｘ２Ｙ２

Ｐ５

Ｐ３ Ｐ４

Cell

Carry out

　　　Ｐ５

IIj、

Sum out

Fig.　６－３　An　example　of multiplier　circuit.

Ｙ２

Ｙ１

ＴＯ

This　figure　shows　an　example　of　parallel　multiplier　in　which

multiplicand　is　expressed　in　３　bits　andmultiplier　is　also

・：● １１７ －
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expressed　in　３　bits.　Each　cell　in　the　figure　consists　of　AND

gate　logic　circuits.

6-2-2　　Features　of　Digital　Filter

　　　　　Digital　filter　has　several　special　features　in　the　fol-

lowing　points　listed　below.

（１）　No　electrical　adjustment　process　is　needed　in　manufac-

turing　stage, which　produces　the　good　uniformity of　filter

characteristics　in mass　production.

（．２）　Ａ　filter　can　berealized　with　exactly　the　same　char-

acteristics　as　the　designed　one.

（３）　Byusing　LSI　technology, super-miniaturized　filter　can

be　obtained.

（４）　Ａ　filterwith variable　characteristics　can　be　easily

realized　by means　of　read　ｏｎ:Lymemory (ROM).

（５）　Using ’ａｎ　universal　hardware　implementation　block. the

time multiplexing　and　function multiplexing　are　possible.

（６）　Very　high　performances　can　be　easilyobtained, which

are　impossible　with　analog　filters.

These　features　are　extremely attractive　not　only　for　filter

engineers　but　also　for　production　engineers.

・■ １１８ －
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6-2-3　　Sampled　System　Representation

　　　　　since　digital　filter　is　expressed　in　ａ　sampled　system,

it　is　mathematically　represented　by　ａ　N-th　order　constant　CO-

efficient　linear　difference　equation of　the　form

Ｎ

Σ

ｋ＝０

ａｋｙ（ｎ－ｋ）゜

Ｍ
Σ

ｒ＝０

brx(n-r) [6-].)

for　the　input x(n) and　the output　y{n) .

Here, the　z-transform　ｘ（ｚ）ｏｆ　ａ　sequence x(n) is　defined　by

Ｘ（Ｚ）＝ Σ

ｎ こ―oo

Ｘ(ｎ)Ｚ‾ｎ

The　z-transform of　Eq.(6-1) becomes

Ｎ

Σ

ｋ＝０

ａｋｚ‾ｋＹ（２）゜

Ｍ

Σ

ｒ＝０

ｂｒｚ‾ｒｘ(ｚ)

Therefore, we　have　ａ　transfer　function

H（ｚ）＝141t＝

Ｍ
Σ
brz~「

ｒ＝０
-
７　ふ４

ｋ＝0

(6-2)

(6-3)

H{z) expresses　frequency　characteristics　in　digital　filter,

which　are　evaluated　along　the　unit　circle　z=eJωＴ　in　the　ｚ－

plane.　while　frequency characteristics　in　analog　filter　are

evaluated　along　the　imaginary　axis　ｐ＝ｊΩ　in　the　p-plane.

１１９ －
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This　tells　us　that digital　filter　has　periodic　frequency

characteristics　whose　period　is　2n/T。

　　　　　Next,we　consider　the　stable　condition together ｉｉｔ二ｈ

an　example. Let us　consider　an impulse　response　ｈ(ｎ)＝ａｎＵ(ｎ)

where　U(n) expresses　unit　Ｓ七ep　sequence.　　The　corresponding

z-transform　is

H(ｚ)
一

一

∞

Σ

ｎ＝０

　　　　　　　　ト１
ａｎｚ‾ｎ　＝¬二Ｔ　, if　hi　>lal

　　　　　　1-az
(6-4)

The　condition　ｌｚｌ　>lal　is　called　region　of　convergence ・

Since　we　evaluate　Ｈ(ｅｊ(゛Ｔ)ａ１０ｎｇ　the　unit　circle,region　of

convergence　must　include　the　unit　circle, which　is　equivalent

to　la|　く　　１．　　This　suggests　ｕｓ，･　as　the　stable　condition.

that　the　poles　in H(z) must　exist　inside　the　unit　circle.

These　are　shown　in　Fig. 6-4, in which　the　shaded　region

expresses　the　region　of　convergence.　　工ｎ　contrast,　the　poles

in H(p) in　analog　ｆｉ:Lter must　exist　in　the　left　half　plane　｀

in the　ｐ－ｐ:Lane. 工ｍ

Region of convergence

Fig.　６－４　　The　stable condition　of　digital　filter　for
　　　　　　　　　　Eq.(6-4).
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6-2-4　　IIR　and Ｆ工Ｒ　Digital　Filters

　　　　工ｆ　the　denominator　in Eq.(6-3) is　unity, H(z) will　be

referred　七〇　as　ａ　finite　impulse　response (F工R) filter

because　the　unit-sample　response　of　Ｆ工Ｒ　filter　is　of　finite

duration.　　工ｆ　the　denominator　in Eq.(6-3) is　not　unity, H(z)

will　be　referred　to　as　an　infinite　impulse　response (工工Ｒ）

filter　because　the　unit-sample　response　of　工工Ｒ　filter　is　of

infinite　duration.

　　　　An　Ｆ工Ｒ　filter　has many　advantages‘　such　that　is　can　have

precisely　linear　phase　and　it　does　not　need　to　consider　the

stable　condition　ｅ七ｃ．

　　　　工ｎ　contrast, if　we　neglect　phase　consideration, it　is

generally　true　that　ａ　prescribed　amplitude　specification　ｗｉユ１

be　met most efficiently with　an　工工Ｒ　filter.

　　　　Thus　the　choice　of　an　Ｆ工Ｒ　filter　or　an　工工Ｒ　filter

depends　on　the　circumstances.

　　　　Next, we　consider　an　Ｆ工Ｒ　filter　and　an　工工Ｒ　ｆｉ１七er　imple-

mentations.

　　　　An　Ｆ工Ｒ　filter　is　usually　implemented　by　transversal

filter　form　as　shown　in　Fig.　6-5.

　　　　An　工工Ｒ　filterhas　usually　three　types　of　implementation:

direct, parallel　and　cascade　forms ．　However, it　is　generally

true　that　the　cascade　form　shown　in　Fig. 6-6　is　most　suitabユｅ

from　the　standpoints　of　sensitivity　and　applicability　to　LSI 。

● １２１　－



●

IN

　　　　　　　Ｍ

Ｈ（Ｚ）＝　ΣｂｒＺ‾「

　　　　　　ｒ＝０

Fig. 6-5　　　Ｆ工Ｒ　filter　imp1ernen七ation.
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Fig.　６‘６　　　工工Ｒ　filter　cascade　form　implementation.
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６－２－５　　Effectof　Finite　Word　Length

　　　　　From　the　view points　of　hardware　complexity, fixed

point　representation　is　usually　adopted　as　the　type　of　arith-

metic.　So, the　fixed　point　arithmetic　is　used　throughout

this　chapter。

　　　　　As　ａ　result　of　the　finite　word　length　in　digital　filter,

each　coefficient　is　replaced　by　its　t-bit　representation.

That　is.　the　coefficient　ａｋ　is　replaced　by　ａｋ　十　dk with　dk

bounded　in　absolute　value by　２‾七． Therefore, the　filter

characteristics　are　changed.
(41)

This　tells　us　that, even

though　the　original　filter　designed　with　infinite　word　length

satisfies　ａ　given　specification, the　actual　ｆｉ:Lter　with　t-bit

rounded　coefficients　may　not　ｓａ七isfy　ａ　given　specification.

One　of　the　solutions　of　this　problem　is　given by　the　newly　deve-

loped　design method which will　be　described　in　Section　6-3-3。

　　　　　Next,we　consider　the　round　off　noise.　When　s-bit　state

variable (A) in digital　filter　is　multiplied　by　t-bit　coef-

ficient (B), the　ｏｕ七put　variable　of　multiplier　is　rounded by

s-bit (C) as　shown　in　Fig. ６－７．　This　rounding　error　is　observed

as　noise.　工ｆ　the　Ｓ七ate　variable　is　restricted　lower　than

unity by　scaling, then, multiplication　does　not　cause　over-

flow but　addition　causes　overflow.

－
　
―

The　spectrum of　the　output　round　off　noise　can　be　ｃａ:Leu-

lated　by　the　form
(42) (43)

Ｎ（ｅ如Ｔ）゜（Ｊ２ ―
．
コ

ー
―
。
コ

ｋΣ
・
『
Ｊ

：■

（ｅ:畑Ｔ）１２

１２３ －

(6-5)
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S-bit ｓ

Ｘ

S-bit signal (C)

t-bit coefficient (B)

　　　S-bit

Ａ　　　　　　　　　（工ｎｐｕ七variableof multiplier)

ニ:とし、

匹　(Coefficient)

　　　　　　　　　　　　　(Ｓ十七)-bit

　　　　　　　　　　　Ｃ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ro＼inding　error

らら

S-bit (output variable of multiplier)

Fig.　６－７　　　Rounding　errorby　multiplier.

where　the Ｇ５（ｅ如Ｔ）　are　scaled　transfer　function　from certain

siimmation　nodes　in the　digital　circuit　to　the　filter　output.

(J2 is　the　variance　of　the　rounding　errors　from each multi-

plier.　and　ｋ!　is　an　integer　which　indicates　the　number　of
　　　　　　　　　　　］●

error　inputs　to　the　respective　SLunmation　nodes.　From Eq.

（６－５），ｗｅ　can　see　thatthe　round off　noise　is　affected by

Ｇｊ（ｅｊ゛Ｔ）　which　is　determined　by　the　filter　structure。

　　　　The　effect of　overflow　after　addition　can be　loosened

by　putting　an　overflow-correction　at　the　output　of　adder.

Fig.　６－８　shows　an　operation　of　saturation　type　overflow

correction.

- １２４　－
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Output to overflow correction

工nput to overflow correction

Fig.　６－８　　　Saturation　type　overflow　correction.

An　actual　example　of　overflow　and　overflow correction will

be　shown　in　Section　6-3-5。

　　　　　Rounding　or　truncation　of　the　result　of　arithmetic

operation　often　causes　ａｎｏ･ﾋher　important･ quanti zation　error

referred　to　as　limit　cycle　oscillation.　We　can　see　it　in　ａ

simple　example.　Let　us　consider　ａ　first　order　工工Ｒ　filter　of

ａ　form

and

y(ｎ)＝一分(ｎ-1)十ｘ(ｎ)

X(ｎ)
一

一 0, y(0) = 3/4　・

工ｆwe　can have　the　infinite word　length ａ七七he output of

multiplication, y(n) will　decay　toward　zero　ｉｎ七he　form

y(ｎ)＝牙(－
１

１２５　－
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But, if we may have　three bits (i.e., a　sign bit to　the　left

of　the　binary　point　and　two　bit　to　the　right　of　the　binary

point) , the　product －
１･y(n-l) must be　rounded or　truncated

in　three　bits.　Assuming　rounding　of　the　product, this　pro-

cess will　be　shown　in y(n) with　time　sequences　as　folioＶＩＳ　t

ｎ＝０

ｎ＝１

ｎ＝２

ｎ＝３

ｎ＝４

ｅ
●
●

y(1)＝－}(1)

y(2)＝－1･(－

y(3)　こ　∽

y(4)　こ　ミ

１

－
２

１

－２

一

一

　３

一一
　８

―
一
４

恥
？

1
） 一

一

１

－８

rounding　　　　１
一一一一●－一一
　　　　　　　２

匹１
　　　　　ｉ

匹些乙

！聖色!包Ｌ
８

１

－４

１

－４

Thus, y(n) reaches　ａ periodic　oscillation ｌ or　一含．　This　can

be　also　observed　as　noise.　　工ｎ　order　to make　the　ａｍｐ:Litude

of　ａ　:Limit　cycle　small, we　must　have　ａ　longer word　length.

６－３　　Ｄ工Ｇ工TAL　Ｆ工LTER ＤＥＳ工GN　PROGRAM　SYSTEM

6-3-1　　Design　Flow　Chart

　　　　　The　flowchart　of　DINETS　developed　in　this　study　is　shown

in Ｆｉｇ・6-9.　This　system　is　organized with　three　phases　of

approximation, synthesis　and　analysis.　工ｎ　the　approximation

phase, the　transfer　function　is　designed　with　infinite　coeffi-

cients　word　length, and　these　coefficients　are　optimized　through

discrete　optimization　process.　　工ｎ　the　synthesis　phase, an

126 －
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Fig.　６－９　　　The　flow　chart　of　Ｄ工NETS.

optimum　filter　structure　is　selected　to　minimize　the　round　off

noise.　工ｎ　the　analysis　phase, the　response　of　transfer　func-

tion　and　the　actual　hardware　implementation　are　simulated.

● １２７　－
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6-3-2　　　Approximation　with　Infinite　Word　Length

　　　　　The　weighted　Chebyshev　approximation　of　工工Ｒ　filter

with　an　arbitrary　stop　band　and　pass　band　characteristics,

is　carried　out　in　analog　frequency　domain　through　pre-warping・

For　this　step, the　approximation　theory　stated　in　Chapter　２

together with　its　program　can be　fully　applied.　The　trans-

fer　function　can be　converted　into　the　z-plane　by　one　of　the

three　commonly　used method:　standard, matched　or　bilinear

transformation。

　　　　　Linear　phase　Ｆ工Ｒ　filter　is　designedby　the　Remez

exchange　method!44)(45)　　Minimum　phase　Ｆ工Ｒ　filter　ｉ１５　designed

by　using　the　transfer　function　having　quasi-equiripple　char-

acteristics　in　the　stop band!４６）

An　iterative　Chebyshev　approximation　program
(32)

is　also

prepared　for　the　filter　shaping　in　the　pass　band　and,in

addition, this　program can be　applied　to　ａ　time　domaindesign

of　工工Ｒ　filterwhich will be　described　in detail　in Chapter　７．

６－３－３　Approximation with　Finite Word　Ｌｅｎｇｔｈ（４７）に?nlS
aS

　　　　　工ｆ　ａ　given　specification　is　notmet because　of　the

deviation　of　the　filter　response　caused　by　rounding　coeffici-

ents, it　is　necessary　to　optimi ze　the　coefficients　in　finite

precision.　The　optimization　procedure　is　fundamentally　based

on　the　random　search method.
（48）（53）

Let　ｘ be　ａ Ｎ　dimensiona:Ｌ　initia:Ｌ　coefficient　set

χ= (Xi, X2,　・・・・・　ｆ％）・

：■ １２８　－
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　　then　ａ　new　coefficient　set　X'　are　generated　from　ｘ　such

　　that

　　X'= X十△Ｘ

　　where　△Ｘ＝（△ｘｌ，△X2,　・・・・・　ｆ△ＸＮ）・

　　X'　is　generated　randomly　according　to　ａ　specified　probability

　　distribution　function.　Scanning　area　of　△ｘ　is　given　previ-

　　ously, and　scanning　interval　is　chosen　to be　equal　ｔ（ゴ

　　quantization　step　size　of　coefficients・

　　　　　　Our　approach　is　carried　out　through　the　following　two

　　steps.　　工ｎ　step　1,the　rounded　values　of　original　coef-

　　ficients　which　are　obtained with　infinite　precision, are

　　chosen　as　the　initial　set.　Generation　of　random　number　is

　　specified　by　ａ　uniform　distribution　function.　Moving　the

ヽcoefficients　set　uniformly　in　the　scanning　area, the　trans-

　　fer　function　is　ｅｖａ:Luated.　The　coefficient　set　which　shows

　　thebest　characteristics ’ｉｓ　chosen　as　the　initial　set　for

　　step　２　as　shown　in　Fig.　6-10.　工ｎ　step　2,normal　distri-

　　bution　function　is　used　to　generate　the　random　number, and

　　the　scanning　of　optimiim　solution　is　concentrated　in　the

　　vicinity of　the　initial　set.　Through　these　two　steps, the

　　final　optimum　coefficient　set　is　obtained.

　　　　　　工ｎview of　computing　time　or　七he　number　of　transfer

　　function　evaluation, the　optimization　procedure　through　the

　　above　two　steps　is　superior　to　the　conventional　one which

　　used　the　first　step　or　the　second　step only.　５０１　reduction

　　of　the　number of　evaluation can be　achieved.　One　example　is

129 -
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Bett

Probability
distribution

characteristic
distribution

‐
－
‐
－

step ;２

(．ｘis　represented by one　dimentional vector)

Fig.　６－１０　　　Optimization　procedure　through　two　steps ・

shown　in　Fig. 6-11.　This　figure　shows　the　loss　character-

istics　of　8th　degree　LPF with　12-bit word　length.　Through

the　proposed　optimi zation　procedure ，the word　length　of

coefficients　can　be　reduced　by　３　bits　compared　with　rounding

only.　　工ｎother words, in　the　case　of　rounding　only.　15-bit

word　length　is　required　in order　to　satisfy　the　specifica-

tion.

１３０　－
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６０

５０

４０

3０

２

０

０

LOSS

(ｄＢ)

１ ２ ３ ４

12-bit word length

一一一一－

　　beforeoptimization
　　(rounding only)

after optimization

(ｋＨｚ)

Fig. 6-11　　　Comparison　of　loss　characteristics　between
　　　　　　　　　　　　before　and　after　optimization.

６－３－４　　Ｓｙｎｔｈｅｓｉｓ（５４?(55)(56) (57) (58) (59) (60)

　　　　　工ｎ　the　synthesis　phase, the　filter　structure　having　low

round　off　noise　with　considering　its　dynamic　range　const-

raint, is　selected　through　the　optimi zation　procedure 。　工ｎ

the　program.　the　scaling　factor　which　is　closely　related　to

the　dynamic　range　constraints, is　determined　and　the　round

off　noise　is　calculated　for　three　commonly　used　digital　fil-

ter　structures, direct, parallel　and　cascade　forms 。

　　　　　工ｎ　the　cascade　ｆｏ：rm　realization, the　round　off　noise　is

highly　dependent　on　the　ordering　and pairing　of　poles　and

zeros.　　Therefore, for　some　set　of　ordering　and pairing, the

- １３１　－
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total　round　off　noise　is　calculated　by　integrating　Eq.(6-5) .

over　the　finite　frequency　range　and, then, a　digital　circuit

structure　which　shows miniravun　total　round　off　noise,is

chosen.　Ａ calculation　example　of　noise　spectrum by　Eq.

(6-5) for　8th　degree　cascade　structure　LPF whose　passband　is

from DC　to　１．７　kHz,ダis　shown　in　Fig.　6-12。

Ｘ１０‾
１２
Noise Power

１．０

ら　　Passband

2｡０　　(kHz)

Fig.- 6-12　　　An　example　of　noise　spectrum

6-3-5　Analysis
（6:L）（62）

　　　　　There　are　two　kinds　of　analysis　programs　in Ｄ工NETS.　工ｎ

the　first　analysis　program, the　frequency　response (ampli-

tude, loss, phase　and　delay) can　be　calculated whose　example

will　be　shown in Fig.　6-15 which will　appear　in Section　６－４．

● 132 -
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　　　　　In　the　second　program,an　actual　hardware　iraplementa-

tion　of　digital　filter　can　be　simulated.　This　simulation

program performs　completely　the　same　operations　as　the　actual

hardware　operations　such　as　rounding　of　data　and　overflow

correction　along with　time　sequences　in　the　network.　The

examples　of　the　time　response　analyzed by　the　program　are

shown　in　Fig.　6-13.　　Fig.　6-13-a　shows　the　time　response

with　infinite　precision. Fig.　6-13-b　shows　the　one　with　finite

word　length　in which　overflows　occur, and　Fig. 6-13-c　shows

the　one　with　overflow correction, in which　errors　are　reduced.

２

１
　
０

１
　
　
２

一
　
　
一

１
　
０

－１

１
　
　
０

１

(a) Infinite word length

（ｂ）　Finite word length
　　　　withoutoverflow correction

（ｃ）　Finite word length
　　　　withoverflow correction

Fig.　6-13　　　Output　signal　for　sine　wave　input　signal.
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６－４　　ＤＥＳ工GN　EXAMPLE

　　　　　Digital　filter　applied　to　transmu:Ltiplexer which　is　used

to　interconnect analog and　digital　communication　networks　at

the　multip:Lex　:Ｌｅｖｅ１（６３）（６４）（６５），　is　shown　as　an　example.　工ｎ

this　system, digital　filter　transfer　function　has　ａ　form

ｋ－:L

・

(Ｚｋ)
ｆ

Ｚ　＝　ｅ
jωＴ

whose　construction　is　illustrated　in Fig. 6-14.

ヱミ

Equivalent realization of ＧCzi by Gi f.zk)

(6-6)

　　　　　　　　　　　　Fig.　6-14　　　工llustration　of　Eq.(6-6) .

G(z) operates　at　ａ　rate ｏｆ（１／Ｔ）Ｈｚwhile　Ｇｉ（ｚｋ）ｏｐｅｒａｔｅｓ　at　ａ

rate　of.(1/kT) Hz.

　　　　　The　actual　design parameters　are　listed below.

･ Coefficient word　length　＝　１４　bit

・　signal (state　variable) word　length　＝　３６　bit

・● 134 －
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・　Sampling rate of Ｇ（ｚ）＝今＝２２４kHz

°Sampling rate of Ｇｉ（ｚｋ）゜ｉお゜８kHz

・　ｋ＝　28(28　time　division multiplex)

・Clock ｒａｔｅ＝告＝８ｋＨｚｘ２８×36 = 8.064 MHz

Ｇｉ(ｚｋ)ｉｓ　realized　by　8 th　degree　cascade form工工Ｒ　ｆｉ]Lter.　　The

frequency　characteristics　of　G(z) is　shown　in　Fig. 6-15.　Ａ

photograph　of　an　actual　hardware　implementation　is　also　shown

in Fig. 6-16.

６－５　　CONCLUS工ON

　　　　　We　discussedbriefly　the　general　concept　on　digital　filter

design　and　then, described　the　newly　developed　digi七al　filter

design program　system　Ｄ工NETS.　Throughout　the　course　of　the

design of　Ｄ工NETS　program, the　ｓｔ:rong　attention was　paid　to　the

saving of　computation　time。

　　　　　Ｄ工NETS　was　successfully　developed　very　timely because　any

kind　of　systems, not only　for　communication　systems, will　be

digitalized　in very　near　future.　However　many　unsolved　pro-

blems.　in　particular, related　to　quantization　errors　caused　by

fini七ｅ word　length, aj::ｅ　still　remained.　Ｄ工NETS, therefore.

will be　ａ　step　forａ more powerful design program system.

● １３５　－
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（ａ）　circuit　board　for　ＬＳエ・s (front)

（ｂ）　circuit　board　for　wire　wrapping (back)

Fig. 6-16 Digital　filter　hardware　implementa七ion
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CHAPTER 7. IIR LOW PASS FILTERS WITH SPECIFIED EQUIRIPPLE STOPBAND LOSS
　　　　AND ITS TIME RESPONSE APPROXIMATION

７－１　　INTRODUCT工ON

　　　　　One　of　the　important problems　in designing pulse　trans-

mission systems　such　as　pulse　code modulation (PCM) transmission　’

system　and　data　transmission　system.　is　to　design　the　pulse

shaping　network　which　satisfies　the　specifications　in　both　the

frequency　domain　and　time　domain　simultaneously, where　the

frequency domain　specification　is　related　to　the　interference

for　adjacent　channels　and　the　time　domain　specification　is

related　to　the　intersymbol　ｉｎｔｅｒｆｅｒｅｎｃｅ．（６６）（６７）（６８）（６９）（７０）

This　network　is　actually realized by ａ　low pass　filter　such

that　it　satisfies　the　given　specified　stopband attenuation

loss　in　the　frequency　domain while　the　intersymbol　interference

becomes　zero　in　the　time　domain。

　　　　　工ｎａ continuous　system, a　low pass　transfer　function hav-

ing Chebyshev characteristic　in　the　stopband was　given by K.H.

Feistel　and　R.Unbehauen!７１）　By　using　this　transfer　function.,

G.C.Temes,　Ｍ．Ｇｙｉ（７２）ａｎｄ D.A.　Ｓｐａｕｌｄｉｎｇ（７３）　gave　the　time　res-

ponse　approximation method　through　iterative optimization

procedure。

　　　　　N.Yoshida　and y.エＳｈｉｚａｋｉ（７４）（７５）ｉ）ｒｅＳｅｎｔｅｄ　astopband

Chebyshev　transfer　function　which preserves　ａ　prescribed　stop-

band minimvun effective　attenuation　loss　in ａ　constant while　the

time　response　is　iteratively optimized.　This　improves　the

- 138 -
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method　of　G.C.Temes　and M.Gyi　in which, in　the　course　of

approximation　process.　the　attenuation　loss　at　zero　frequency

varies　and　as　ａ　result, the　given　stopband　effective　attenua-

tion　specification　is　not　satisfied.

　　　　　工ｎ　ａ　sampled　system, for Ｆ工Ｒand　工工Ｒ　filters, S.Tsujii　et

,(76)(77)(78)(79)　give　ａ
method　of　time　response　approxiraa-

tion, preserving　the　effective　stopband　attenuation　in　ａ

cons七ant within　ａ　given　tolerance　by　using　ａ　linear　programm-

ing　problem　technique・

　　　　　工ｎ　this　chapter, a　stopband　equiripple　transfer　function

in　ａ　sampled　system is　obtained by using　the method of K.H.

Feistel　and　R.Unbehauen.　工ｎ　addition, the　condition　such　that

ａ　stopband　equiripple　transfer　function has　ａ　prescribed　mini-

mum　stopband　loss, is　considered　here, applying　七he method　of

N.Yoshida　and　Ｙ．工shizaki　and, then, we　introduce　the　design

theory　for　time　response　approximation　which　satisfies　this

condition!８０）（８１）　　Finally,　the　design　examples　applied　七〇

　　　　　　　　　　　　　　●Nyquist　pulse　shaping　network　are　shown.

７－２　　STOPBAND EQUIRIPPLE　TRANSFER FUNCT工ON　工Ｎ Ａ　ＳＡＭ上･。こ

　　　　　工ｎ　ａ　ｃｏｎ七inuous　systemwhich　is　expressed　in　the　p-plane,

ａ　stopband　equiripple　low　pass　transfer　function　is　given　by

K.H. Feis七el, R.Unbehauen

follows:

(71)

●

and　N.Yoshida, Y.工shizaki

139 -

(74)
as



●

：　Ｓ

where

H(p) = K

-
こ＝l/ｐ２　十Ωさ

ｎ

ｎ

ｉ＝１

(こ十こi)

(P-Pi)

１

Ｒｅ［Ｃ］＞０

Ｒｅ（ζｉｌ　）０

四
１４０ －

ｄ　十　ｐ

(7-1)

(7-2)

(7-3)

こi＝41＋鴎

and Ｋ　expresses　ａ　positive　constant.　Ge means　to　take　the　even

part　of　polynominal。

　　　　　エｎ　p=jn,I H(jfi) I　have　ａ　equiripp:Ｌｅ･amplitude　characteristics

between　ｏ　and Ｋ　in　the　frequency　range　ｌΩｃｌ≦Ω　in which　Ωｃ

means　the　stopband edge　frequency.　　The　transformation　from

p-plane　to　z-plane　in which　ａ　sampled　system is　expressed, is

performed by　ａ　following　relation.

１－Ｚ
－１

where　ｚ　＝ｅｊωＴ　ｆ　Ｔ　°　1/fs　ｌ　fs　and　ｄ　expressthe　sampling　fre-

quency　and　the　positive　constant.　respectively.　　When to,-.　is

taken　to be　the　stopband　edge　frequency　in　the　z-plane.　from

Ｅｑ，（７－３），ｗｅhave
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ｅｊωcT　＝

一

一

ｄ

ｄ

１

＋

一

一

-

沁ｃ

jΩｃ

七2 ２七

　　　　　　　　　１十七‘　　　　１十七‘

where　　ｔ　°Ωｃ／ｄ．　From Eq.(7-4) ,

ＣＯＳωcT　＝

１

１

一

一

＋

t2

t2

and Ｓ工ＮωcT　°

　２ｔ

-

１十七2

(7-4)

(7-5)

The　trans formation by　Eq.(7-3) means　that　the　imaginary　axis

in the　p-plane　shown　in Fig.　7-1-a　is　mapped　to　the　unit　cir-

cle　in　the　z-plane　in Fig. 7-1-b。

　　　　　工ｎ　these　figures.へ/＼A/＼　indicates　the　frequency　range　of

equiripple　amplitude.　　Eq.(7-2) is　squared　and　is　si±)Stituted

by　the　relation (7-3).　We　have

こ２ 一

一 ｄ２（１十七2）

１－２

１一七2

-

1十　ｔ2

Z‾1 十　Ｚ‾2

１　十　2Z-1　十　Ｚ－2
(7-6)

The　denominator　in Eq.(7-1) can be　rewritten by　the　substitu-

tion　ｏｆ、Ｅｑ．（７－３）．

１４１ －
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１　１

（ａ）　p-plane (.b) z-plane

一●〃－●ゝ ･ 〃 ･ ｆ

χここ'.ｔ､Ｊ

:.･-.、.・･f･F●･J idg
.‘･゛'･‾

-sinωＴ）
　　　　　Ｃ

Fig.　７’１　　The　transformation　from　the　p-plane　to　the
　　　　　　　　　　z-plane.
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＝

ｎ
ｎ
・
―

　　　　　　　　ｎ

（ｐ‘ｐｉ）゜Ｈ

　　　　　　　　ｉ＝１

From Ｅｑ．（７－５），

１十七2 ･＝

　
　
ｄ

　
　
２

ｒ
ト
ト
～
ト
」

１－

　　　－(1十Ｚ

Z.Ｚ‾1

-
:L）（1十ｚi）

一一_‥-一一
２　　

－ｚ．　１

１　十　ＣＯＳωcT　　　cos^

Since ＯくωcTin ,

　　　　　一　　一

こ＝犬i

　　　COS
　　　　　2

ｊ

(7-7)

ωcT
‾Ｆ

(7-8)

By　substituting Eq.(7-6) and Eq.(7-7) into　Eq.(7-1) and using

Eq.(7-8), we　have　an　工工Ｒ１０ｗpass　transfer　function having

equiripple　stop band　loss 。

１４２　－



●

：　Ｓ

where

H(Ｚ-1)
一

一 Ｋ

(2ＣＯＳ

１

ωcT

-

こ２＝

　
＝
２
・
―

　
ｒ
つ

１　－　2C0SωｃＴ°ｚ‾１

ｎ

v
≪
に
1 e
　
-
Ｈ

　
０
）

　ｎ

　Ｈ

ｉ＝

十　Ｚ‾2

１　十　2z-l　十　Ｚ“2

１　－　2C0SωｃＴ°zi^ ＋ｚi2

＝１

1-Ｚ .z-1
ﾕ．

　　　W1（1十ｚ‾1）（1十ｚi） (7-9)

(7-10)

It　is　well　known　that, if we　use　the　relation (7-2), all　the

zeros　of　numerator　in Eq.(7-1) exist on　the　ｊΩ　axis　in　the

p-plane　and exist　in　the　frequency　region　of ㈲＞Ωｃ（５）（７５）・

工ｎ　this　case, the　niimerator　in Eq.(7-1) can　be written　as

follows:

Ｌ　
　
　
ｅ

　
　
Ｇ

ｎ　，

n

ｉ＝１

(こ十　こi)

兌
ｎ
＝

　
　
　
ｉ

　
　
＝

１

１

(こ2　十QI) (7-11)

where Qi　is positive, and　I = {n-l)/2　for odd n, Ji= n/2　for

even　ｎ． Here, in Eq.(7-9), we　have　ａ　following　七heorem.

［Theorem　７－１］

　　　　　工ｎEq. (7-10) ,if we　have　こｉ　as

こｉ　°

１　－　２　ＣＯＳωcT-ztI,十　ｚ７２

　　　　１　十　2zT1 ･十・ｚ７２　　１　　　ａｎｄＲｅ［こｉ］＞０，　(7-12)

・・卜 １４３　－
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all　the　zeros　of　numerator　in Eq.(7-9) exist on　the　unit　cir-

cle　in　the　z-plane　and exist in the　frequency　region of

ｌω|　＞ωｃ゛

(Proof)　In　the　case　that　the　theorem's　condition　is　satisfied.

the　numerator in Eq.(7-9) can be　written by.the　same　form as

Eq.(7-ll) .　We　Slabstitute　Eq.(7-10) into　Eq.(7-ll) .

ｎ

Ｈ　（こ十　こi）

i＝1

　
兌
Ｈ
＝

　
　
　
・
―

　
　
＝

１

　　　ＣＯＳωcT-Qiｚｏｉ＝¬－¬:!: j
　　　　　1+Qi

１

-

(1十QI)ｚ゛2＋2(QI-ＣＯＳωｃＴ)ｚ‾1＋1十QI

　　　　　　　　　l+2z"l十Z‾2

In　the　second order equation　for　ｚ　in　the　i-th　termin　numera-

tor of　right hand　side,　its　discriminative　equation　Di　is

expressed　as　folioｖiｓt

　　　　　　Di　＝（ＱＩ　－ＣＯＳωｃＴ）２　－（１　十ＱＩ）２

　　　　　　　　　＝（･ＣＯＳωｃＴ＋1）（ＣＯＳωcT-　１　－　2Qi)　・

Since　ＱＩ＞０，ｗｅ　have　Ｄｉく０．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－Hence,　Zoi　, zeros　of　i-th　term can be written　as

(2Q

1+Qi

From　the　above　relation.　the　absolute　value　of　ｚ oi　becomes

unity which means　that　ｚ０１　exists　on　the　unit　circle.

　　　　Next,　we　compare　the　real　parts　of　ｅｊωＣ｢ｒ　and　ｚ０１・　　、

１４４　－



(7-13)

：　Ｓ

Rｅ(ej“)ｃＴ]－Ｒｅ【ｚoi】＝
座y十ｃ?ｓ“)ｃＴ)

　　　　　　　　1ぺ
＞０

Therefore, as　shown　in　Fig. 7-2, it　can be　seen　that　zoi

exists　within　the　frequency　region　of　hi　＞ωｃ・　　　　　　　　　Q.E.D

Ｒｅ

Fig.　７‾２　　　The　relation between　Zoi　and　ωｃ．

　　　　　The　stopband minimum effective　loss　As　of　ａ　stopband

equiripple　ｔｒ弓nsfer　function　can　be　ｅ゛ｐｒｅｓｓｅｄｂｙ（７４）

where

入ｓ＝20 logio 111　－20 logio l扉ふ可|

Ｈ[ｅ]ｏ)＝Ｋ

Ｌ　
　
　
ｅ

　
　
Ｇ

　ｎ

　ｎ

ｉ＝１

ω

・（

1-Zi
-

1 + Zi

１４５　－
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Ｓ

工f　we　choose ｌＨ（ｅｊｏ）|　_ n(74) then

(7-14)

since　Ａｓ＞Ｏ　and,　without　loss　of　generality, we　can　determine

K > 0, we have　ＯくＫく１．

　　　　With　the　condition ｏｆｌＨ(ｅｊｏ)|＝　1,that　is, the　condition

of　OdB at　zero　frequency, the time　response　approximation　is

carried　out.

７－３　　ODD　DEGREE　TRANSFER　FUNCTION

　　　　An odd degree transfer　fTinction satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　１

ｉ台　introduced, in which　all　the　attenuation　poles　exist on　the

unit　circle, tha七　is, in Eq.(7-10), Re［ζ］＞Ｏ　and　Ｒｅ［ζｉ］＞０

for　all　i's　are　satisfied.　From　the　stable　condition, all　the

zeros　zi(i　＝　1. 2,　・・゜゜゜,n) in　the　denominator must　ｅχist

inside　the　unit circle.　We will　obtain　Zl　satisfying　|H(eJo)I

°　１　for　ａ　given　Z2,　ｚ３ｆ ・・・・．　Zn　set　in　zi.　Eq.(7-13) can be

rewritten　as

Ｈ[ｅ]ｏ)＝Ｋ

Ｓ工Ｎきざ£・Uo十ζ１　・Go
　　　２

ωcT　　　　　1-Zi　　　ｎ　　　1-zi
　　　、ｎ　　　　　　　　　　＿　　．

(ＣＯＳ -)“．

　　　２

-

Ｈ（-）

ｉ°２　１十zi

(7-15)

1十Zl

146 －
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Ｉ　Ｓ

where

and

U{C)゜Un

Ｇ(ζ)
-

-

Ge

Ｕｏ＝Ｕ(Ｓ工Ｎ

Ｇｏ＝Ｇ(Ｓ工Ｎ

　
　
　
　
２

　
　
　
　
＝

　
ｎ
Ｈ
・
―

ｒ
～
～
Ｌ

即
に
し

ゴ）

ωcT
-）
　２

(こ　十　こi)

Ｉ
Ｉ
Ｉ
Ｊ

(こ十　ci)

]

Substituting Eq.(7-15) into ｌＨ（ｅｊｏ）｜＝１，we have

(S工Ｎ

ωcT

- Uo　十　こ1　･ Gq)

＝(1(ＣＯＳ
?で?１)ｎ．

From Eq.(7-10) ,　ｖｊｅ　have

Putting

（

1-Zi

）２＝

２ぐ

1-Zi

-

1-Zi　　n　　　1-Zi　　2
匹‰(聶)八

(１－ＣＯＳ“３ｃＴ)

１　十　ＣＯＳωcT

）

-

(7-16)

(7-17)
1十Zl

Ｌ　＝

ｎ

Ｈ

ｉ＝ 2　　1十Zi



(7-19)

・ Ｕｇ））．

and combining Eq.(7-16) and Eq.(7-17), we　can obtain　ａ　second

order　equation　on　こ１・

２
０Ｇ

１

２

((ｃｏｓ　ご2

21

)11　・

　　　　　　2　　　　　　１＋ＣＯＳωcT

　　　　　　　　　　　　　ωｃＴ

十　２Ｇｏ．・　Ｓ工Ｎ　-　・　Uo　・　ζ１

　　　　　　　　　　　　　　２

　　　　　　ωcT

十　Ｓ工Ｎ２-

　　　　　　　２

・　Ug＋

１－ＣＯＳωcT

-

１十ＣＯＳωcT

;E!

一）

Ｋ

）ｄ

２ Ｋ

(7-18)

On Eq.(7-18)・　ｖｉｅ　have　ａ　following Lemma.

［Lemma　７－１］

　　　　　工f　lKIく1, there　exists　ａ　real　こｌ　satis fying Eq ．(7-18).

(Proof)　工ｎ Eq.(7-18), its　discriminative　equation　Ｄ becomes

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ωcT　　　　　　　’　　　ωcT,　　　　　　　　　　　　　　　（（ＣＯＳ-）１１・Ｌ・Ｓ工Ｎ-）

Ｄ　＝

４

-

Ｋ２

２

-

(１　十ＣＯＳωｃＴ)２

・(((ＣＯＳ

ござ?１
)ｎ　。と)２

　　　　　２　　　　Ｋ

　　　ω　Ｔ

COS 2

　　　　２

２

(Ｇg

Using　the　relation

　　　　G§ － Uo^ ＝（ｃｏｓさ?１）２（゛Ｔ１）・Ｌ２　　，

　　　　　　　　　　　　　　　２

：● １４８　－
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Ｄ　can be　written　as　follows　ｚ

Ｄ　＝

４

-

Ｋ２

((ＣＯＳ !些Ξ)11･Ｌ　・　Ｓ工Ｎ　ざ!1)2

２

(１　十COS　ωｃＴ)２

２

（ＣＯＳ
ｊさこ）2n・L2

・ （ﾑと－１）．
　　　２　　　　　　　　　　　Ｋ２

Since　ＯくＫく１，Ｄ　is　positive　which　means　that Eq.(7-18) has

two　real　roots 。 Q.E.D

　　　　Since　both　sides　in　Eq.{7-17) are　real, zn is　also　real ・

Zl　is　obtained by Eq.(7-17) as　follows:

Ｚ１　°

－(ｄ　十　ＣＯＳωｃＴ) ＋

－

4COS2

ｄ－１

ωcT

-

　　　　　　ω　Ｔ
(好一Ｓｴがご

　　　　　　　２

・（7-20）

The　product of　above　two　roots　becomes　unity　and, hence,七here

exists　ａ　real ･Zl　inside　the　unit　circle.

　　　　工ｎ Eq.(7-9), Re［Ｃｉ］［ｉ　＝　］L,2,　゜゜・゜・ｆ　n)must be　ａ１１

positive　in　order　that　all　the　ａ七tenuation　poles　exis七　〇ｎ　the

unit　circle.　Here,　ｖｊｅ　have　ａ　following　七heorem.

[Theorem　７－２】

　　　　　工ｎ　ntJi　odd　degree　stopband equiripple　transfer　function

H(z -･･), for　ａ　given n-1　　Z2f　ｇ３，・‥・・ｆ　zn　set, put　Ｈ’（ｚ‾１）ａｓ

- １４９　－
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Ｋ

H'(z-1) = K

こ１＝

Gｅ
[F

＝2
(ζ十ζi)]

(7-21)

(7-22)

ｒ
卜
Ｊ

　
　
　
　
　
　
つ
｀

　
　
　
　
　
　
＝

　
　
ｎ
Ｈ
・
―

(2C0S 千言昌才］

If ＯくＫく１　and ＨＩ（ｅｊｏ）く1≫there　exists　ａ positive　real　こｌ

satisfying Ｈ｀（ｅｊｏ）＝　１・　　こＩ　canbe　obtained by　solving Eq.(7-18)

as　follows:

-Go　・　Ｓ工Ｎ

（４－（（ＣＯＳ

ωcT

- ・Uo- /d

ωcT　ｎ-１
-）　・

　２

Ｌ

－）

Ｋ

２

●　　　　　(Proof)　工ｎ　Eq.(7-18),
the　first　order　and　the　constant　coef-

ficients　are　both positive.　工ｆ　the　second order　coefficient

is positive, Eq.(7-18) has　two　negative　real　roots, and　if

negative.　Eq.(7-18) has　one　negative　real　root　and　one　positive

ｒｅａ:Ｌ　root.　工ｎ　order　that　こｌ　is　positive, the　following　relation

must　hold.

　　　　　　Ｇ２　－（（ＣＯＳ竺茫）ｎ‾１　Lく０
　　　　　　　ｏ　　　　　　　　　　八　　　　　　　　--　　　　　　゛

The　above　relation　can be　rewritten　as　follows:

　　　　　　Go

(ＣＯＳ　

ごど¶１

)ｎ‾１　・　Ｌ

　　　　　２

阻
は
し
０
　

　
％

=2
(ζ＋ζi

i)

ひSIN
了

＝　Ｋ
卜　

ｃ
ｓ

　
　
　
　
　
＝

　
ｎ
ｎ
・
―

-

　　　　　‘'　　　　　‘　　＝HI(ejｑ)く１

ｃｏｓごﾃﾞr)(⊇)

]

150　－
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Since,　in Eq.(7-15),　Re[Ci】）Ｏｆ　hil < 1 (i　＝　１，２，‥‥．，ｎ），

Ｓ工Ｎ（ωｃＴ／２）＞０，ＣＯＳ（ωｃＴ／２）＞Ｏ　andK > 0, the　numera七〇ｒ　and

denominator　in Eq.(7-15) are both positive　and hencｅ．　we　have

Ｈ[ｅ]ｏ)＝１　for　ｌＨ[ｅ]ｏ)｜　＝１ Q.E.D

　　　　　Zl　canbe　obtained by　taking　ａ　solution　that　its　absolute

value　is　Ｓｍａ:Ller　than　unity　in　the　ｔｗｏ　solutions　in Eq. (7-20) .

Theorem　７－２　says　that　the　condition　ＨＩ（ｅｊｏ）く１　is　needed　in

order　that　there　exists　ａ positive　real　こＩ　satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜

゜１　for ａ given positive Ｒｅ［こ１］（ｉ　°２ｆ　３ｆ　・‥‥ｆ　n)set in Eq.

(7-9) .

７－４　　EVEN　DEGREE　TRANSFER FUNCTION

　　　　　An　even　degree transfer　function satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　１

is　introduced, in which　all　the　attenuation poles　exist on　the

unit　circle.　　The　denominator　zeros　zi　are　divided　into　七wo

parts　of　Zl f　ｚ２　and　Z3/　Zk,　・・‥・ｆ　Zn.　　工七　shouldbe　noted

here　that, if.zi　is　complex, Z2　is　complex　conjugate, and　if

Zl　is　real, Z2　is　also　real.　　Eq.(7-13) can　be　rewritten　as

follows:

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ω　･LL･

ｎ（ｅｊｏ）＝Ｋ　（
s工N2子十Ci?2)Go十（こ1十こ2）s工Ｎ

(ｃｏｓ響)ll・ｷﾐ÷・

１５１ －

ｎ

く　
　
｛
ｊ

　
　
＝

五
ｉ

ωcT

- Uq

(ﾌｰ23)
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１　１

where

U(C) ゜Ｕｎ

[?

＝3
(ζ　十　Ci)

]

G(ζ)゜Ｇｅ
[?

＝3
(こ　十　Ci)

]

Uo = U(S工Ｎ苧1

Go = G(SIN乎)

Substituting Eq.(7-23) in |H{eJO)I = 1, we have

　　　　（（Ｓ工N2響十こ１こ２）Ｇｏ十（こ１十ζ２）Ｓ工Ｎ琴･Ｕｏ）２

＝（1（ｃｏｉ警）
ｎ

ｎ

　
　
３

　
　
＝

ｎ
・
―

1-Zi　2
匹）

From Eq.(7-10), similarly　in Eq.(7-17), we　have

　‾　－1(匹

工ｎ　Eq.(7-24), putting

Ｌ　＝

ｎ

ｎ

ｉ＝３

１　十ＣＯＳω(２Ｔ

1-z-　　　and　　！
１十zi

-　＝Ｋ゛

１　十　ＣＯＳωcT

―
一
Ｋ
(ＣＯＳ!21Ξ)ｎ　，

we have ａ　second order equation ｏｎ（ＣＩ　十　ら２）．

-

152 -

(7-24)

）
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Ｓ

　　　・ωcTＳ工Ｎ２-
　　　　　２

Ｌ２

-
Ｋ１２

+ 2GoUo・（Ｓ工N2乎

十（ｓ工N2乎

謡］］

十こ１こ２）・ｓ工Ｎ苧

（ＣＩ十こ２）２

＋こ1こ2)2・
[
Gg－4・嶮・

(こ1十こ2)

回長汀，

Eq.(7-25) is　an　equation　to　obtain (Ci･十　こ２）　of　the　stopband

equiripple　transfer　function satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝１　forａ

given posi七ive　ｒｅａ:L　ClC2　・　　OnEq.(7-25), we　have　ａ　following

Lemma　and　Theorem.

［Lemma　７－２］

　　　　　工f　lKIく１　for　ａ　given　positive　real　Ci?2f there　exists

ａ　ｒｅａ１（こ１　十　C2)satisfying Eq.{7-25) .

[Theorem　7-3]

　　　　　工ｎ　nth　even　degree　stopband　equiripple　七ransfer　function

Ｈ（ｚ‾１）ｆ　for　given　ｎ‾２　　Z3,　ｚり　・‥‥ｆ　Zn　setand　ａ positive

real　こ１こ２。put　Ｈ’（ｚ‾１）ａｓ

HI（ｚ‾1 ＝　Ｋ
Ｌ　

　
　
　
｛
ｊ

　
　
　
　
　
＝

ｎ
Ｈ
・
１

エｆｏくＫく１ and H'(eにo)

satisfying　Ｈ［ｅ］ｏ

Ge‰
(2COS些五
　　　２

(こ十こi)

)((1言荒や)． (7-26)

）く1, there　ｅχists　ａ　positive　real (Ci　＋

　＝　１．　（こ1十ζ２）ｃａｎbe　obtained　by　solving

- １５３　－
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)

Eq.(7-25) as　follows:

　　　　SIがき五＋1;１ζ２　　－Ｇ､Uo+((COSきj£)n-2. !)2・､/に＝ｉｒ

CI十　Ｃ２　＝　　　

。。

１

ωT　　　　°　　　。。２　。、。、。、。

ｊ

ｃＴ、ｎ“２　

?ｌ

、２
Ｓ工Ｎ-
　　　　２

十( (COS!joc'i
n-2 L.

(7-27)

(Proof)　工ｎ　Eg.(7-25), the　first　order　and　the　second　order

coefficients　are　both　positive.　工ｆ　the　constant　coefficient

is　posi七ive, Eq.(7-25) has　two　negative　real　roots　and　if

negative.　Eq.(7-25) has　one　negative　real　root and one　posi-

tive　real　root.　工ｎ order　to have　ａ positive　real (d　十　こ２）。

the　following　relation must　hold.

Ｇ

工七　leads　to　ａ　relation

Ｋ -

(ｃｏsと!yl)
ｎ－２
・Ｌ

＝　Ｋ

く0

Ge

ｎ

Ｈ・

ｉ＝

ｎ

Ｈ（こ十こｉ）

ｉ＝３

２

(ＣＯ

c＝s工Ｎとき£

Ｌ＝Ｈ’（ｅｊｏ）く１

since　the　niamerator and the denominator　in Eq.(7-23) are both

positive, we have H(eJo) = 1　for　ｌＨ［ｅ］０）｜　＝１．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Q.E.D.

　　　　Through　the　similar discussion　for　an　odd degree　case, 2 1

and　ｚ２　can be　obtained by Ｅｑ．（７－２０）．　Theorem　７－３　says　thatthe

condition ＨＩ［ｅ］Ｏ）く１　is　needed　inorder　that　there　exist

- １５４ －
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positive Ｒｅ［ζ１］and Ｒｅ［ζ２］satisfying |H{eJO) I　＝１ for ａ given

positive Ｒｅ［こｉ］（ｉ°3, 4,　・...., n) set in Ｅｑ．（７－９）ａｎｄこ１こ２．

７－５　　THE　CASE　NOT　SATISFYING Ｈ゛［ｅ］ｏ）＜１

　　　　　工ｆwe　take　some　こｉ　as　Ｒｅ［こｉ］く0, some　of　七he　ａ七七enuation

poles　do　not　exist on　the　unit　circle.　工ｎ　this　case, tJie　fre-

quency　characteristics　show　ａ　slowly　rising　ａｔ七enuation　loss

curve.　　However, some　cases　have　better　time　response.

7-5-1　　Odd　Degree　Case

　　　　工ｎ　七he　case　not satisfying　the　condition　Ｈ’［ｅ］ｏ）＜１

shown in　Section　7-3, the　second order coefficient in Eq.

(7-18) is　positive.　Consequently, as　shown　in　the　proof　of

Theorem
。７‾２″　Eq.(7-18)

has　two　negative　real　roots　on　こ１．

工七means that, even if we take Re[Ci］＞Ｏ for all ｉ excluding

ご１，０ｎｅ　of　the　pairs　of　zeros　in　the numerator of　Eq.(7-9) is

not on　the　unit　circle.　Here we　have　ａ　following　theorem.

[Theorem　７－４】

　　　　工ｎ　nth　odd　degree　stopband　equiripple　transfer　function,

if Ｈ゛（ｅｊｏ）≧１for Ｈ゛（ｚ‾１）　in　Eq.(7-21), there　exists　ａ　nega-
　　　　　　　-

tive real こｌsatisfying Ｈ（ｅｊｏ）＝ペレ

（Ｐｒｏｏｆ）　since　Lemma　７－１　holds, ?i is　real.　工ｎ　the　case

of Ｈ゛［ｅ］Ｏ）＝　１，こｌ　canbe　easily obtained by Eq.(7-18) .

１５５　－
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　　-ＳｴＨ響・(ｄ-ﾄ((ＣＯＳ響n-1･ l)2)
こ1　＝　　　　　　　　　　　　　2GoUo

We　see　that　こｌ　is　negative.　Substituting　the above　ζｌ　into

the numerator in Eq.(7-15), we have

　　ωcTＳ工Ｎ-

　　　　2
Uo十こ１・Go = S工Ｎ警

(�-(ｊ)

2Uo

Since, from Eq.(7-19), the niimerator in Eq.(7-15) is nega一

七ive　and　the　denominator　is　positive, we　have　Ｈ（ｅ:ＪＯ）＝　－１．

工ｎ　the　case　of Ｈ (゙eJo) >1, Eq.(7-18) has　two　negative　real

roots　which　are　given by

こ１

・Uo＋i/ii
　　－

．● 156 －

(7-28)

二心

Ｇト((ＣＯＳ千
･･-１･ｌ)２・

Here 'the　following　two　cases　exist.

（１）　The　case　that we　take　ａ positive　sign　for　composite

sign　in Ｅｑ．（７－２８）‘．

Substi七uting　Eq.{7-28) into　the　nvunerator　in Eq. (フー15),

Ｓ工Ｎ

一
一

ωcT

- Uo　十　　こ１・　Go

‾ｓ工Ｎ千‘茄(ｃｏｓ乎)
2(n-l)・(u.i －

Go浴‾ご‾7)

(４
- ( (COS-ｸﾞrn-1･l)2　　。　　(7-29)
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Since　ＨＩ（ｅ）Ｏ）＞１，ｔｈｅ　denominator　in　this　equation　is　posi-

tive.　We investigate the sign of the parenthesis in the

nxomerator　in Eq.(7-29).

叫

-
Ｋ2

２
０
　
Ｇ

　
一

Hence, we　have

１

-
Ｋ２

１）＝Ｇ２

　　　０

一

一
(球

：・● 彭･(Gg 一 吋)

－((ＣＯＳとjΞ)ｎ‾1･l)2＞0　｡

Ｓ工Ｎ警　・　Uo　十　　こ１・　Ｇｏく０　。

Since　the　denominator　in Eq.(7-15) is　positive, we　have

Ｈ［ｅ］ｏ）＝－１．

（２）　The　case　that we　take　ａ negative　sign　for　composite

sign in Eq. （７－２８）．

工ｎ　this　case,　since the　parenthesis　in　the　numerator　in Ｅｑ・

(7-29) is　changed by

(岫 十Go
ﾑFﾝこ‾7）　，

similarly, we　have　Ｈ［ｅ］ｏ）・　－１． Q.E.D.

　　　　工ｆ’we　permit　ａ　negative ζ１like　the　above　case, there　exists

ａ　negative　realCi satisfying　Ｈ［ｅ］ｏ）＝　１　in　the　case　of　Ｈ゛［ｅ］ｏ）

く１．　　　　　　　　　　　　一一

- １５７　－
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　　　　　Consequently,　for　an　odd　degree　transfer　function, we

can　have　four　cases　satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　1, including　the

result　of　Section　7-3, which　are　shown　in　Table　7-1.

Table　７－１ ｚ　　Four　cases satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　1 (n:　ｏｄｄ）

No. こ１ H- (e］ｏ） Ｈ(ｅ]ｏ)
Composite　sign　of
　　　　Ｅｑ．（７－２８）

１ Positive く　１ ＝１ -

２ Negative く　１ ＝１ ＋

３ Negative ＞　１

一一
＝－１ -

４ Negative ＞１
に

＝－１ ＋

７－５－２　　Even　Degree　Case

　　　　工ｎ　the　case　not　satisfying　the　condition　Ｈ゛［ｅ］ｏ）く１

shown　in　Section　7-4, the　constant　coefficient　in Eq.{7-25)

is　positive.　We　have　ａ　following　theorem.

[Theorem　7-5]

　　　　　工ｎ　nth　even　degree　stopband equiripple　transfer　function

H(z-l) , if Ｈ゛（ｅｊｏ）≧１for Ｈ゛（ｚ‾１）　inEq.(7-26), there　exists

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●ａ　negative　real (?i十?2) satisfying　Ｈ（ｅｊｏ）＝　－１．　工ｎ　this

case　we　can have (r,i十こ２）　as

ム七趾土響）lｙi二戸
　　　ωcTＳ工Ｎ-
　　　　2

・● １５８　－

Ｕト((ＣＯＳ平)11“ 21)2　｡

(7-30)
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　　　　Simi:Larly, in　the　case　of　ＨＩ［ｅ］ｏ）く1, there　exists　ａ

negative　real (Ci　＋　Kz) satisfying Ｈ（ｅｊｏ）＝　１．　We　canhave

four　cases　satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　1, including　the　result of

Section　７-4， 　ＶＩhich　are　shown　in　Table　７－２．

Table　７－２　ｚ　　Four　cases satisfying　ｌＨ(ｅｊｏ)|　゛　１(゛　even)

No. こ１十Ｃ２ H'(e］Ｏ） Ｈ(ｅ]ｏ) Composite　sign　of
　　　　Ｅｑ．（７－３０）

ﾆL Positive く１ ＝１ ＋

２ Negative く　１ ＝１ -

３ Negative ≧ﾆL ＝－ﾆL ＋

４ Negative ＞１

ご
＝－１ -

７－６　　TIME　RESPONSE　APPROXIMATION

　　　　　Through　the　former　discussions, we　can　see　that　in　an　odd

degree　case, for　ａ　given　ｚ２ ，ｚ３，‥‥．，ｚｎ　set, the　numerator

in Eq.(7-9) and　Zl　are　determined　so　that　the　stopband equirip-

pie　transfer　function with the condition |H(eJO)I = 1 can be

obtained.　工ｎ　an　even　degree　case, for　ａ　given　ｚ ３， ｚ４，‥‥・，

Zn　and　こ１こ２　sets, the　numerator　in　Ｅｑ．（７－９）ａｎｄ（ζ１十こ２）ａｒｅ

determined.　Therefore, in　the　time　response　approximation,

we have‘ａ　7.1,　Z3f　・・・‥ｆ　Zn parameter　set　for an odd degree

case　and　Z3/　Zif ,　・‥‥ｆ　Zn　and　ClC2　parameter　sets　for　an　even

degree　case.

・● １５９ －
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　　　　　工ｎ　addition,since　we　can permit　the　time　difference　moT

（ｍｏ　ｓ　integer) and　the　ａｍｐ:Litude　difference　ｋ　between　the　ideal

time　response　and　an output　time　response,　we　can　have　mg　and

ｋ with　zi　as　the　parameters ．　　Furthermore ｆ　for　obtaining bet-

ter　approximation,　we　may　add　the　all-pass　networks　which

become　the　parameters, too.

　　　　　An　iterative　Chebyshev　approximation method　by　the　refer-

ence (32) is　used here。

　　　　　The　ideal　time　response　for　Ｍ　time　sample　points　is　given

by g(mT) (m = 1, 2,　・・・・・ｆ　Ｍ）．　Multiplying　an　output　time

response　ｈ（ｍＴ十ｍｏＴ）ｂｙ k.　taking　the difference　between　the　two

responses　and　then,　ｍｕ:Lゼiplying　it by　the weighting　factor Wm.

●　　　　　　we　minimize　the　maximum error.

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Emax ° max （Ｗｍ（ｋ･ｈ（ｍＴ＋ｍｏＴ）－ｇ（ｍＴ）））．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m=l,2,　●●●●●Ｍ

　　　　　　　　　　　　　　　　　ゝ

　　　　　　　　　　Putting　the　transfer　function　Ｈ（ｚ‾１）ａｓ

Ｈ(Ｚ‾１

　　Ｒ

　　Σ　brZ"「

。Ξ」ぞL　　‥

　　（1十

?　

ａｉＺ‾Ｓ）　　　ｆ

　　　Ｓ＝１

its　impulse　response　h(mT) can　be　calculated　by　the　following

relation.
(82)

ｈ(ｍＴ)゜ｂｍ-ａ１°ｈ((ｍ-１)Ｔ)－　ａ２°ｈ((ｍ‾２)Ｔ)・・．　‾ａｍ°ｈ(Ｏ)．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(7-31)

- １６０　－
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By　considering　t±ie　digital　filter　realization.　we　can　permit

-H(z-l) other　than　Ｈ（ｚ¬１）．　　Therefore, when　ｓ七arting　an

approximation,　for　ａ　given　initial　parameters　set, eachづ

impulse　response　is　computed　for　four cases　of H(z-l) and

-H(z-l) in No. 1　and Ｎ０．　２　inTables　７－１　and　７－２　inthe　case　of

Ｈ゛（ｅｊｏ）＜　1,and then we may　start　the　iterative　approximation　for

ａ　七ransfer　function　showing　better　approximation　to　the　idea:Ｌ　time

response.　　工ｎ　七he case of　Ｈ゛［ｅ］Ｏ）≧１，　there　exist　four cases

of H(z-l) and －Ｈ（ｚ－１）ｉｎNo. 3　and No. .4　in　the　above　Tables.

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　丿We may　choose　one of　them.

７－７　　FLOWCHART OF　COMPUTER PROGRAM

　　　　The　flow　chart　of computer program is　shown　in　Fig.　７－３．

- １６１ －
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(2)

(3)

(4)

(5)

(6)

（1）　匹

Fig. 7-3　　Flow　chart　of computer　program.

・
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According　to　the　flow chart, we will　explain　it　briefly.

（１）　工nput　data　are　stopband　edge　frequency:　ωc　stopband　ａｔ七enua-

tion　As,　degree　ｚ　n,　initial　parameters　ｓ　Zi (Z2, Z3,　‥‥，ｚｎ　for

odd degree　or　ｚ３ ， Zu ,　・・・・・/zn and　こ１ζ２　for　even　degree),

allpass　network　transfer　function.　ideal　time　response　＝　g(niT) ,

weighting　ｚ　Wm, and allowable　deviation.

（２）　For odd　degree, Ci　is　computed by Eq.(7-28) which has　two

solutions　equivalent to No. 1, 2　or No.. 3, 4　in Table　7-1.

For even degree, (Ci　十　こ２）ｉｓ　computed by Eq.(7-30) which has

two　solutions　equivalent　to Ｎ０．１，２　０ｒNo. 3, 4　in　Table　７－２．

（３）　The　two　transfer　functions H(z" ) with　equiripple　ｓ七〇ｐ－

●　　　　　　ｂ‘and attenuation　ｓ°tisfying　|H(eJO)I　゜1ﾌﾞre　computed by Ｅｑ’

　　　　　　　　(7-9) and (7-10).

　　　　　　　　（４）　The　impulse　responses　for　the　two　transfer　functions

　　　　　　　　H(z ■･-)are　computed　together with the　case　of －Ｈ（ｚ‾１）ｂｙＥｑ・

　　　　　　　　(7-31) and, then, one　transfer　function　which　shows　the　best

　　　　　　　　time　response, is　chosen.

（５）　The　time　difference　moT　and　the　amplitude　difference　ｋ

between　the　ideal　time　response　and　the　output　time　response

are　simultaneously　computed.

（６）　By　carrying　out　the　iterative　approximation, Emaχ　is

minimized.　This process　is　repeated until ^max becomes　smal-

ler　than　the　allowable　deviation.

- １６３　－
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（７）　Output　data　are　transfer　function, frequency　characteristics,

time response, and　^max.

７－８　　ＤＥＳ工GN　EXAMPLES

　　　　Our　methodwill　be　applied　to　the　design of　Nyquist　roll　off

工工Ｒ　digital　filter.　　The　ratio　of　the　Nyquist　rate　Tn　and　the

sampling　rate　Ｔ　is　taken　to　be　an　integer.　　工ｔ　is　required

that　an　impulse　response　has　unity　at one　sample　point and

zero　at other Nyquist　sample　points.　g(mT) for the　Ideal　time

response　is　given　at　these　Nyquist　sample points.　We　can

obtain ｋ　and mo　by　computing　the peak value　of　time　response

and　time which　gives　that peak　value.

●　　　　　(Example　１）　Nyquist
frequency:　lkHz (Tm　＝　０．５　msec)

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Sampling　frequency ｚ　１０kHz （Ｔ　＝　０．１　ｍｓｅｃ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Stopbandedge　frequency:　1.8kHz (80%　roll　off)

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Minimum　effective　stopband　loss:　40dB

　　　　　　　　We　use　ａ　fifth　degree　工工Ｒ　filter　and　ａ　second　degree　all-pass

　　　　　　　　network.

　　　　　　　　　　　　　since　工工Ｒ　filterwith　No. 1　in　Table　７－１　is　usuu　here,

　　　　　　　　two　pairs　of　attenuation　poles　exist both　on　the　unit　circle.

　　　　　　　　The　transfer　function　is　shown　in　Table　７-ふ３．　An　impulse　res-

　　　　　　　　ponse　and　frequency　characteristics　are　shown　in　Fig. 7-4.

　　　　　　　　Maximimi error was　８ 。５　×　１０－４．

．● 164 －
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Table　７－３

ZEROS POLES

　0.37394±jO.92745

-0.16149±jO.98687

－１．０

　0.54927士jO.24940

　0.48619±jO.47143

-0.04265

3.07354±jl.9487×１０‾３ 0.32535±J2.0628×10-"

Ｂ
　
　
Ｏ

ｄ
　
　
４

０
　
　
０

３
　
　
２

１０

０

Amplitude

%　°　｜

（ａ）　Time　response

１．０ ２．０ ３．０

工工R　filter

All-pass　network

４．０ kHz

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（ｂ）　Frequencyresponse

Fig.　７－４　　　Example　ｌ　of　Nyquist　roll　off　digital　filter 。
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(Example　２）　Nyquist　frequency:　lkHz (Tn　：　０．５　msec.)

　　　　　　　　　　　　Sampling　frequency:　8kHz (T　＝　0.125　msec.)

　　　　　　　　　　　　Stopband　edge　frequency:　1.8kHz (80%　roll　off)

　　　　　　　　　　　　Minimumeffective　stopband　loss:　30dB

Since　ａ　fifth　degree　IIR filter with　No. 3　in Table　７－１　and

-Ｈ（ｚ‾１）ｉｓ　used,one　pair of　attenuation　pole　does　not　exist

on　the　unit　circle.　The　trans fer　function　is　shown　in　Table

７－４．　　An　impulse　response　and　frequency　characteristics　are

shown　in Fig. ７－５．　Ｍａχimumerror was］２．２　×　１０‾４．

Table　７－４

ZEROS POLES

　0.01981十jO.9998
　　　　　　一

一0.47590　×　１０－３

-0.21012　χ　１０４

-1.0

0.31378 + jO.38417
　　　　－

０．３８２００土jO.18215

0.0019957

一一

’Ｔ°

（ａ）　Time response
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●　　　　　　　７－９　　CONCLUS工ON

Delay
--=〃－－

Loss

-

－
１
－

－
－
－

ＡＳ °30dB

一一

mSec

１．０

０．５

１．０ ２．０ ３．０ ４．０ kHz

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（ｂ）　Frequency　response

Fig.　７－５　　　Example　２　０ｆ　Nyquist　roll　off　digital　filter

　　　　　Introducing　the　transfer　function　of　IIRlow pass　filter

with equiripple　stopband　attenuation　in　ａ　sampled　system, a

time　response　approximation　method holding　the　minimiam effec-

tive　stopband attenuation　in　ａ　constant was　described.　The

results　obtained　in　七his　chapter　are　listed below.

（１）　In　order　to　hold　the　minimum effective　stopband　attenua-

tion　in　ａ　constant, the　condi tion　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝　１　is　required.

（２）　The　condition　in order　that all　the　ａ七tenuation　poles

exist on　the　unit　circle　is　given by H' (ejo) <1.
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（３）エｎ the case of H'(ejo)≧１， if some　of　the　attenuation

poles　exist off 七he unit circle. the condition lH(eJO)I = 1

can　be　satisfied.

（４）　There　are　eight　cases satisfying　ｌＨ（ｅｊｏ）｜　＝１　for Ｈ（ｚ’１）

and　－Ｈ（ｚ－:Ｌ），ｏｄｄ　degree　and　even degree.　starting　the

iterative　approximation, one　of　them is　chosen as　an　initial

parameter　set most　fitted　to　the　desired　time　responce・

（５）　The　design　examples　of Nyquist roll　off　digital　filter

with　excellent　performances　are　shown.

　　　　　Theoretically,the　simultaneous　approximation method　in

the　time　domain　and　frequency domain of　工工Ｒdigital　filter,

have　been　developed.　This　work　have　practically　contributed　to

the　development　of　data　transmission　system with　excellent

performances　in　low　cost　and minimum hardware.

- １６８ －



●
CHAPTER 8. CONCLUDING REMARKS

　　　　　工ｎ　this　paper.　the　computer　aided　designmethods　on　several

types　of　electrical　filters　used　in　electrical　communication

systems, were　described.

　　　　　The　results　obtained　throughout　the　course　of　this　study

are　summarized　as　follows.

（１）　Ａ　new　approximation　七heory　for　ａ　ｆｉ１七erwith　an　arbit-

rary weighted Chebyshev　transfer　function　both　in　the　passband

and　in　the　stopband have　been　developed, in which　ａ　reason-

able　ｃｕ七〇ff　frequency　and　an　optimum　degree　are　automatically

determined.

（２）　Ａ　practical　realization　theory　together　with　ａ　synthe-

sis　procedure　have　been　found　for　ａ　reactance　band　stop　　レ

filter　ｗｉ七ｈ　unsymmetric　transfer　characteristics.

（３）　The　CADmethod　carrying　out automatically　the　Norton

transfo：rmation　process　in　the　course　of　band　pass　ladder

filter　design　have　been　developed.

（４）　The　design　theory　have　been　ｉｎ七roduced　for　ａ　four-port

directional　filter without　compensation　networks, used　in　ａ

submarine　cable　system.

(５)　The　digital　filter　design program　system　DINETS　have

been　developed.　in which　three　phase　programs　in　filter

design:　　approximation, synthesis　and　analysis　programs,

- １６９　－
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　　are　included.

　　（６）　The　time　response　approximation ｍｅ七hod　has　been deve-

　　loped　for　工工Ｒ　lowpass　filter with　specified　equiripple

　　stopband　attenuation, used　in　ａ　data　transmission　system.

　　　　　This　study　has　developed　the　computer　aided　ｆｉ:Lter　design

theories　for　both　the　continuous　and　sampled　systems. and　the

results　have　made　fruitful　contributions　for　the　filter　design

techniques　and　for　the　reduction　of　the　necessary　hardware,

which　lead　to　reduction　in　total　cost　of　the　system.

　　　　　Furthermore, the　design　automation by CAD　method made

other　contributions　which were　to　release　the　filter　engineers

from　their　time　con Sliming works.

　　　　　The　filter　will　be　the　key　component　in　ＬＳ工　era　and　play

ａ　more　and　more　important　role　in　future　in　elec七rical　communi-

cation　systems.　By　this　reason, further　efforts　must　be　devoted

to　advance　the　filter　design　theory　fitted　to　the　new　filter

technology・
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APPENDIX　NORTON TRANSFORMATION PROCESS

Example　１

(Step 1) Original circuit

　　　　　　　　　　　　　大　　　　　　　　女

Ｒ
ＩＮ　

Ll

Ｃ汀(L2,

C2）Ｃt
¬ｒ‾－　Ｃ
（L4fc6）フ

C5
Ｃ８

L5

１　Ｚ　Ｔ

・

(L3,C4)

１＝φ１　　　　１＝φ２ φφ

づ

means　the　position　of　ideal　transformers.

Topology　ｅχpression

④⑤②○○⑤②⑨④⑧

　　　　　　C1,C 3･and Ｃ７　in　step　ｌ　are　specified.

(step　２）

　　　　Since　Ci　in　step　ｌ　cannot make　Norton　transformation,

the　order　of (L2, C2) and Ｃ３　instep　ｌ　is　changed.

　　　　　　　１　　女　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　女

　　　　　バl　　　-1　　　　　　　　　　　　　　　　　　－1ト　　　　　□

C2（L

2C3）C

5

（L4C6）
C7

　　　　　　　　　　　　（L3zC4）

●
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Topology　ｅχpression

　⑥③⑨②○⑤②⑥⑤⑧
　　　一一

φ１

　　　　　　Ci,C,　and Ｃ７　in　step　２　are　specified・

(Step　３)

　　　　Since　Ci　in　step　２　can　make　Norton　tiransformation, T　type

transformation　is　carried　out by　Ci　and Ｃ２　in　step　２．

二万犬ﾌﾞﾐ

心)１孔(りc7)

ヵ

　　　　　　　　　　　　　　(L3,C )

Topology　ｅχpression

１　Ｚ　Ｔ

仁

　　　　　　　　　　　　　　ｗ　　　　　　　　　　　　　　女　　　　　　　⑧⑨⑧○②○⑤②⑥⑥⑧

　　　　　Ｃ３　and Cs　in　step　３ ･are　specified.

(Step　４）

　　　　Since　Ｃ３　in　step　３　can　not make　Norton　tr an s f o r ma ti on,

the　order of Ｃ３　and (L2/ Cn) in step　3, and the　order of

(Ls/ Cs) and Ｃ６　in　step　３　are　changed.

づ≒亨作
(L3,Cg)
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Topology　expression

④○⑤②○⑤○②⑥④⑧

(L3,C7)

(L3zC7)

１７３　－

１
●

●

φ２

Ｔ

φ３

Ｃ４　and　Ｃ８　in　step　４　are　specified.

(Step　５）

　　　　Since　Ｃ４　in　step　４　canmake　Norton　transformation, n　type

transformation　is　carried out by　Ｃ４　and　Ｃ５　in　step　４．

゜でま｢G?｣回｣
(９ﾆ'8

ブ

Topology　expression

⑧⑨⑤②⑤○④○②⑥④⑧
　　　　　　　　　-

C9　in　step　５　is　specified.

(Step　６）　Final　circuit

　　　　　Since　C9　in　ｓ七ep　５　can　make　Norton　transformation, II　type

transformation　is　carried　out by　Cg　and　Cin　in　ｓ七ep　５．

ブごブTﾘﾔﾄﾞ．ﾊ
(゛c8イc1耳万‾‾゜
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Topology　expression

⑧○④②④⑥④○②④○⑤⑧

Note:　　This　arm (Cc　and (L3, C7) ) will be carried out

　　　　　　2-terininal　impedance　transformation.

旦?ｇ!y!pie　2

(Step　１）　Original　circuit

Ｃ１

(L2zC2)

C3

（L3zC4）　゛5

女

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　(L4,Cg)(L5,Cg)　L6

肯　means　the　position　of　ideal　transfo：rmers.

Topology　ｅχpression

　⑧④②④⑦○○⑥○○⑥④

Ci,　C3/　Ｃフ　and Cg　in　step　ｌ　are　specified.

Ｃ１０

　(Step　２)，

　　　　　　Though　Ci　in　step　ｌ　is　specified,Ci　can　not make　Norton

　transformation.　So, we　investigate　Ｃ３　in　step　１．　　Though　Ｃ３

°in　step　ｌ　cannot make　】Norton transformation　too, the　order of

(Ｌ3 ｆ
　
・ Ck) and Ｃ５　in　step　ｌ　can be　changed.

- １７４ －
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Ｃ１

(L2,C2)

Ｃ

Topology　ｅχpression

(L4,Cg) (L5,C8)

　　女　　　　　喩　　　　　　　　　　　女　　　　　吻⑧⑤②④⑨②○⑥○⑥⑥④

　　　　　　-

　　　　　　　Ci,　C3,C7　and Cg　in　step　２　are　specified.

(Step　３)

　　　　　since　Ｃ３　in　step　２　can　make　Norton　七ransformation, T　type

●　　　　　　transformation　is　carried out by Ｃ３　and Ｃ４　in　step　２．

Ｃ⑤が伴事
（L4zC7）（L5zC9）　　Ｌ6

Ｃ１１

　　　　　Topology　expression

　　　　　　　　　女　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　女　　　　　女　　　　　　⑧⑤②⑨⑥○②④○○⑥⑨⑤

　　　　　Gi, Cs　and Cio　in　step　３　are　specified.

(Step　４)

　　　Here,　we　again　investigate　Ci　in　step　３．　　Though　Ci　in

- １７５　－
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Ｓ

step　３　can　notstill make Norton　transformation, the order of

(L2/ C2) and Ｃ３　in　step　３　canbe　changed.

C4

Topology　ｅχpression

5）　　｀’８　　　　　｀‘10　1

（Ｌ４’C7）（L5jC9）　Ｌ6

⑧⑤⑨⑦⑤○②○⑥○○⑧⑤

● 176 -

（L4rC8）（L5fC10）

Ｃ１１

Ci,　Ｃ８　and　Cio　in　step　４　are　specified.

(Step　５）

　　　　Since　Ci　ｉｎ・step　４　can make　Ｎｏｒ七〇ｎ　transformation/ T　type

tran s fo rmati on　is　carried out by　Ci　and Ｃ２　in step　４．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　女　　　　　女

心|　　

介
寸･　　大卜

　　　Ll cT3（L2fc4）　　Tご(L3,C_)　；c9
；
ｃ116

Topology　expression

　⑧○⑤⑨②⑤○⑧○⑥○⑥⑧③

Cg　andＣ１１　in　step　５　are　specified.
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(Step ６）

　　　　Though　Cg　in　step　５　is　specified, C9　can　not make　Norton

transformation.　So, we　investigate　Ｃ１１　in　step　５．　　Though　Ｃ１１

１ｎ　step　５　can　not make　Norton　transformation　too, the　order of

Ｌ６　and　Ｃ１２　in　step　５　can　be　changed.

Topology　ｅχpression

(Ｌ3 C7）

(Ｌ4 ﾀC8）

女

3　‾　｀‘11匹

(L5″C10)

⑧○⑤⑥②⑤⑨②④⑨○○⑤⑨

C9　and　Ｃ１１　in　step　６　are　specified.

四大言ザ
C2 C5

Ｔｏｐｏ:Logy　ｅχpression

● １７７　－

Ｌ６

Ｌ６

(Step　７)

　　　　　Since　Ｃ１１　in　step　６　canmake　Norton　transformation, II

type　trans formation　is　carried out by Ｃ１１　andＣ１２　in　step　６

（L4’C8）（ＬシC10）

⑧⑥④⑥②④⑥②○○○④⑥④⑨
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Cg　in　step　７　is　specified.

(Step　８)

　　　　　Here,　we　again　investiga七ｅ　Co　in　step　７．　Though　Cg　in

step　７　can　not　still　make　Norton　trans formation ， tJie　order　of

(Ls , Cio ) and Ｃ１１　in　step　７　canbe　changed.

白丁言丁子

Topology　expression

(L4yC8)

Ｃ１０
ご

(L5fC11)

⑧○⑤○②③○②○○③○○⑤⑨
　　　　　　　　　-

Cg　in　step　８　is　specified.

Ｌ
６

(Step　９）　Final　circuit

　　　　since　Cg　in　step　８　can　make　Norton　transformation, II　type

transformation　is　carried　out by　Cg　and Cio　in　step　８．

　　　Note

ｒ一一Ｊ-、
Note

　－一一ノヤ☆報千

(L4,C8)

　←

　Note
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Topology　expression

⑧⑥③⑥②⑤⑨②○⑤○⑤○○⑤⑧

Note:　　These　arms (C3　and (L2/ Cn), C%　and (L3, C7) ,

　　　　　　(Lu, Cs) and Cg, Cii　and (L5, C12 ) ) will be

　　　　　　carried out　2-terminal　impedance　trans formation.

● １７９ －
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