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CAPITOLUL 1

SCENARII DE SEPARARE A SURSELOR DE SEMNAL

LUNTRODUCERE

Problema separarii semnalelor provenite de la surse diferite §i care se insumeaza la 
intrarile receptorilor este un subiect larg tratat in literature. Se poate spune ca este o problema 
clasica.

Nu exista o metoda general valabila in acest domeniu, ci mai degraba, cate un set de 
metode care pot da rezultate in functie de scenariul concret in care se studiaza fenomenul.

Astfel, spre exemplu, pentru cazul cel mai simplu, al separarii semnalelor provenite de 
la doua surse, se pot imagina urmatoarele scenarii:
1. Semnalele care provin de la doua surse sunt recepfionate §i insumate de un singur 

receptor, ca in Fig. 1.

Fig. 1.1. Scenariu cu douS surse $i un 
singur receptor.

Intr-un astfel de scenariu, singurele informatii care pot fi valorificate pentru “reliefarea” 
unui semnal in report cu celalalt, sunt cele legate de caracteristicile proprii ale acestora. De 
aceea, se presupune ca semnalele generate de surse pot fi modelate ca ie§iri ale unor sisteme 
excitate de semnale cu parametrii cunoscuti, de regula zgomot alb, §i metodele de separare 
valorifica in mod optim deosebirile dintre parametrii acestor sisteme.

Metodele de referinta folosite intr-un astfel de caz sunt filtrarea Wiener §i filtrarea 
Kalman.

Rezultatele care se obtin sunt puternic influentate de caracteristicile spectrale ale 
semnalelor.

2. Un salt spectaculos in calitatea separarii se obtine in momentul in care, pe langa 
informatiile referitoare la parametrii semnalelor, se poate valorifica §i informatia despre 
fenomenul de propagare al acestora de la surse la receptori. In acest caz, de referinta este 
scenariul Widrow [1] care introduce conceptul de reducator de zgomot adaptiv, prezentat in 
Fig. 1.2.
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Fig. 1.2. Conceptui de reducitor de zgomot adaptiv.

Un semnal 5 este transmis printr-un canal unui senzor, pe care il numim intrare 
primara, care, de asemenea recepponeaza §i un zgomot «o, necorelat cu semnalul s. Suma 
dintre semnal §i zgomot, s+nQ, formeaza semnalul de la intrarea primara. Un al doilea 
senzor recepponeaza un zgomot «i, necorelat cu semnalul, dar corelat intr-un mod 
necunoscut cu zgomotul «o Acest senzor este numit intrare de referinta pentru sistem. 
Zgomotul nx este filtrat pentru a produce un semnal y care se dore§te a fi o replica cat mai 
apropiata a lui nQ. Semnalul y este scazut din semnalul de la intrarea primara §i rezulta un 
semnal la ie§irea sistemului z^s+n^-y.

In general, aceasta operapune duce la ridicarea nivelului de zgomot din semnalul de 
ie§ire z, dar in situapa folosirii unui filtru adaptiv, problema are o solupe corecta.

Se presupune ca 5, n^ n\, §i^ sunt staponare in sens larg §i au medie zero.
In condipile mentionate mai sus, se cere ca filtrul adaptiv sa fie guvemat de semnalul de 

eroare e care este egal cu z, impunandu-se criteriul minimizarii erorii patratice medii. Se 
poate serie:

z = s + n«-y (i.i)

§i aplicand operatorul de mediere statistica, se obpne:

^P2] = ++ 2^"0 - =

= 4-v2] + - >0 + - ^)] = (1- 2)

= ^[-s2] + ^(«<>->')'

Puterea semnalului nu va fi afectata daca filtrul este reglat sa minimizeze e[z2] 
In consecin|a puterea de ie§ire minima este:

min £p2] = 4i2] + min A[("" ” ] (1. 3)

Semnalul de la ie^irea filtrului adaptiv, y, este cea mai buna estimata, in sensul 
minimizarii erorii patratice medii, a zgomotului primar n0. Mai mult, cand E 

minimizat, E^(z - s)2] este de asemenea minimizat, intrucat din (1.1) rezulta:

(z-5) = (n„-^) (1.4)

Adaptarea filtrului, dupa criteriul minimizarii puterii semnalului de ie§ire z, conduce la 
faptul ca acest semnal sa devina cea mai buna estimata a semnalului 5 pentru structura §i 
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posibilitaple de ajustare ale filtrului adaptiv, §i pentru un anumit semnal de intrare de 
referinja, date.

Aceasta structura de reducator de zgomot prezinta avantajul simplitafii. Daca se 
folose§te un filtru de tip F.I.R. atunci se poate aplica algoritmul L.M.S.

Prin inlocuirea criteriului de optimizare al erorii patratice medii minime cu cel al celor 
mai mici patrate, se ajunge la folosirea unor algoritmi de tip R.L.S. care au o viteza de 
convergenta superioara algoritmului L.M.S. §i pot fl folosifi cu rezultate mai bune in cazul 
cand stafionaritatea semnalelor se manifesta pe termen scurt.

Principala limitare a acestei structuri este legata de scaderea considerabila a 
performantelor de reducere a zgomotului in situatia cand o fracpune a semnalului 5 se 
propaga la intrarea de referinta. In acest caz, raportul densitaplor de putere semnal/zgomot, 
la ie§irea reducatorului de zgomot este egal cu inversul raportului densitaplor de putere 
semnal/zgomot de la intrarea de referinta. Aceasta limitare conduce la restrangerea ariei de 
aplicabilitate a structurii reducatorului de zgomot adaptiv la situapi in care propagarea 
semnalului s la intrarea de referinfa este neglijabila.

Scenariul Widrow se poate generaliza la situafia cand exista mai multe semnale de 
zgomot care trebuiesc eliminate §i un numar de intrari de referinta liniar independente care 
confin mixturi de zgomote, a§a cum se arata in Fig. 1.3.

Fig. 1.3. Reduc&torul de zgomot adaptiv cu referinte multiple.

In modelul prezentat in Fig. 1.3 reprezinta surse de semnal mutual necorelate. 
reprezinta funcjiile da transfer ale filtrelor care modeleaza canalele de propagare ale 
semnalelor la intrarea principala. d^ji reprezinta funcjiile de transfer ale filtrelor care 
modeleaza canalele de propagare ale semnalelor la intrarile de referinta j.

Rezultatele de reducere a zgomotului sunt putemic influenfate de funcpile de transfer
§i Astfel, daca, spre exemplu, se dore§te reliefarea semnalului provenit de la sursa 
atunci, pentru a se objine rezultate bune, este necesar ca func|iile de transfer la 

precum §i la sa aiba modulele neglijabile.
3. Pentru a se depa§i neajunsurile principale ale scenariilor Widrow, s-au dezvoltat tehnici 

Speciale care realizeaza o identificare “oarba” a sistemelor care modeleaza caile de 
propagare ale semnalelor de la surse la receptori §i se bazeaza pe ipoteza ca sursele sunt 
independente din punct de vedere statistic.
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in funcjie de modelul de amestec al semnalelor se identified doua categorii de tehmci.
a) scenarii in care amestecul semnalelor se poate modela cu o simpla matrice de 

amestec care are coeficienp constanp;
b) scenarii in care este necesara modelarea, cu ajutorul unor filtre, a fenomenelor de 

propagare ale semnalelor de la surse la receptori, unde se insumeaza.
In cazul a), se presupune ca exista N surse de semnal s2(n), sN(n) 

independente intre ele §i M receptori la intrarile carora se obpn semnalele 
>’](«), y2(n\ ..., S-a presupus ca semnalele sunt numerice §i w reprezinta 
argumentul timp.

Daca se noteaza :

- M")]7 a- s)

= [>’>(«) ••• Zv(")]r U-6)

atunci modelul de amestec poate fi exprimat astfel:

Y(n) = ctfS(n) (1. 7)

unde c</ este o matrice de dimensiuni cu coeficienp constant, dar necunoscuji. 
in acest caz, problema care se pune este sa se determine o matrice astfel ca

S(n) ~ ^Y(n) (1.8)

sa fie un vector cat mai apropiat de S, daca se poate, identic.
Acest scenariu presupune identificarea “oarba” a matricei §i tratarea sa poate fi 

gasita in [4], [5], de exemplu.
Principala limitare a acestui scenariu este aceea ca el este aplicabil doar in cazul 

semnalelor care pot fi considerate de banda ingusta sau mixarea se realizeaza intr-un context 
in care fenomenul de propagare de la surse la receptori poate fi modelat printr-o simpla 
constanta

in cazul b) care este aplicabil semnalelor de banda larga, se presupune ca exista N surse 
de semnal independente intre ele ^(/z), s2(n), ..., sN(n) $i A receptori la intrarile cirora se 
objin semnalele y\n\ y2(n\ ..., yN(n). Propagarea semnalelor de la surse la receptori 
este modelata prin filtrele Hy care au functiile de transfer Hfa) necunoscute, adica modelul 
de combinare poate fi exprimat astfel:

^(‘) = £ j = 1, .... N (1. 9)
1-1

unde Si(z) §i Kj(z) sunt transformatele Z ale semnalelor s^n) §i respectiv ^(h).
Acest scenariu presupune gasirea unei metode de identificare “oarba” a funcpilor de 

transfer H^(z) §i de rezolvare a sistemului (1.9), in domeniul timp, in raport cu ^(/z), 
presupunand cunoscute semnalele y\(n).

in cazul a doua surse §i doi receptori, scenariul de insumare al semnalelor este 
prezentat in Fig. 1.4, iar in cazul a N surse §i N receptori scenariul de insumare este 
prezentat in Fig. 1.5:
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Fig. 1.4 Modelul de insumare al semnalelor 
provenite de la douS surse.

Fig. 1.5. Modelul de insumare al semnalelor 
provenite de la N surse.

In Fig. 1.4. Hi §i H2 reprezinta filtrele care modeleaza canalele de propagare incruci§ata 
ale semnalelor. Propagarea directa este modelata, pentru inceput, printr-o constanta egala 
cu unu.

In Fig. 1.5, sagepie care pleaca de la sursele §i ajung las sumatoarele E 
corespunzatoare receptorilorj’j, reprezinta filtrele Hij, care modeleaza canalele de propagare 
ale semnalelor.

Se observa ca, in timp ce, semnalele si(n) sunt independente intre ele, dupa insumarile 
care au loc, semnalele j/n) nu mai sunt independente intre ele, ele devin corelate.

Sistemul care, din prelucrarea semnalelor corelate j'j(w), permite obtinerea unor semnale 
care sunt replici (eventual distorsionate) ale semnalelor 5i(w), care sunt independente intre 
ele, adica necorelate, se nume§te decorelator.

Scopul tezei este de a prezenta modalitap de rezolvare a problemei puse de scenariul de 
la cazul b).

Se va trata separat cazul N=2, care prezinta o important deosebita in sine. Acest caz, 
pe langa proprietatile cu caracter general, valabile §i pentru N>2, mai are §i altele particulare, 
care vor fi evidenpate. Acest caz este important §i prin simplitatea sa, deoarece permite o 
investigare teoretica mai profunda.

in teza sunt prezentate §i rezultate referitoare la cazul A>2. Sunt prezentate conditiile 
in care separarea este posibila, precum §i algoritmi de separare.

1,2. ORGANIZAREA TEZEI

Teza cuprinde doua parp de baza concentrate in capitolele 2 §i 3.
Capitolul 2 este destinat prezentarii principiilor care stau la baza separarii semnalelor 

provenite de la surse statistic independente, a§a cum au fost studiate din bibliografia prezentata 
la sfar§itul lucrarii.

Secpunea 2.1 prezinta implicafiile proprietapi de independenfa statistica a semnalelor 
surselor in construirea de criterii de separare a lor.

Secpunea 2.2 prezinta schemele decorelatoarelor destinate separarii semnalelor a doua 
surse din mixturile lor recepponate de doi captatori. Se analizeaza proprietaple structurale ale 
acestor scheme.

Sectiunea 2.3 este destinata prezentarii principiilor de realizare a algoritmilor de 
separare care folosesc criteriile analizate in Sectiunea 2.1 §i schemele de decorelatoare 
prezentate in Secpunea 2.2. Sunt prezentap algoritmi intalnip in literatura studiata.
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Secjiunea 2.4 prezinta algoritmi bazaji pe principiul plauzibilitapi maxime, principiu 
care este o altemativa la principiul anularii cumulantlor, prezentat in Sectunea 2.3.

Sectunea 2.5 prezinta un algoritm de decorelare derivat din reducatorul de zgomot 
adaptiv L.M.S , algoritm important prin simplitatea sa, simplitate care permite investigapi 
matematice mai profunde asupra fenomenului de decorelare.

Capitolul 3 este destinat in intregime prezentarii contribute! personale la studierea 
problemei separarii semnalelor cu ajutorul decorelatoarelor, atat pentru cazul cand numarul N 
al surselor de semnal este doi, cat §i in cazul cand A>2.

Secpunea 3.1 este destinata analizei arhitecturilor posibile de decorelatoare pentru 
cazul N>2 §i sunt prezentate limitarile de natura structural^ ale acestor decorelatoare. Se 
demonstreaza ca singura arhitectura posibila de decorelator, pentru separarea a N surse 
statistic independente, cu este cea a decorelatorului cu propagare inapoi. Din acest 
motiv cercetarile mele s-au canalizat pe studierea unor algoritmi aplicabili acestui tip de 
decorelator.

Secpunea 3.2, are cea mai mare ca intindere §i prezinta algoritmul pe care 1-am 
denumit, “algoritm cu sistem de gradienp partali”, util in cazul separarii a doua semnale cu 
ajutorul decorelatorului cu propagare inapoi. Se aprofundeaza studiul acestui algoritm pentru 
N=2 deoarece dificultaple de ordin matematic sunt mai reduse decat in cazul cand N este 
oarecare §i in felul acesta este posibil sa se traga concluzii care se pot extinde §i la N>2. Pentru 
cazul N=2 acest algoritm se dovede§te a fi competitiv. Algoritmul acesta este o contribute 
proprie, nu se gase^te in literatura de specialitate studiata. A fost experimentat cu semnale 
reale , de tip semnal vocal §i muzica §i s-au obfinut performance de regim tranzitoriu de ordinul 
secundelor sau chiar fractuni de secunda.

Sectune 3.3 este destinata prezentarii formei generalizate pentru N oarecare a 
algoritmului cu sistem de gradient partali. Acest “algoritm cu sistem de gradient parjiali 
generalizat” il consider de asemenea ca fiind o create originala.

Capitolul 4 este destinat concluziilor §i prezentarii unor probleme al caror studiu §i 
eventual rezolvare poate constitui o prelungire fireasca a subiectului tratat in aceasta lucrare.

Teza se incheie cu doua anexe in care sunt prezentate demonstrati matematice ale unor 
probleme puse in sectunile 3.2 §i 3.3 §i care scoase din textul original, permit o mai fluenta 
prezentare a ideilor.
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CAPITOLUL 2

SEPARAREA SURSELOR STATISTIC 
INDEPENDENTS $1 DE BANDA LARGA 

-CRITERII, SISTEME DE SEPARARE, ALGORITMI-

In acest capitol sunt prezentate principalele probleme legate de separarea surselor de 
semnale de banda larga, captate de mai multi receptori, a§a cum 1e-am intalnit in literature.

2.1IMPLICA TH ALE INDEPENDENTEI ST A TISTICE A 
PROCESELOR ALEA TOARE IN OBTINEREA DE CRITERII DE

SEPARARE A SEMNALELOR

In aceasta sectiune se analizeaza notiunea de independenta statistica a doua sau mai 
multor procese aleatoare §i se demonstreaza proprietatea fundamentala a cumulantilor de a se 
anula cand au ca argumente procese independente. Aceasta proprietate sta la baza algoritmilor 
de separare a semnalelor

Pentru aceasta se porne§te de la defmitia variabilelor aleatoare independente[ 18]:
Definitia I: Fie_& - /(/a)ae7 ° fan^e variabile aleatoare.

Vom spune cd ^este o f ami lie de variabile aleatoare independente in sensul hii 
Stainhaus-Ka^ daca pentru or ice parte finita J I de multi mi boreliene (b^ cl Bavem:

/n zM)]=n H/a'k)) <2-l d
' aeJ

Defmitia 1 poate fi particularizata pentru cazul a doua variabile aleatoare astfel:
Defmitia 2: Doud variabile aleatoare ^i /2(^) a^e aceluia^i camp de probabilitate 

{E,oX\P} sunt independente, daca, pentru orice pereche de multimi boreliene B} $i B2 
avem:

(2.i. 2)

in legatura cu variabilele aleatoare independente exista urmatoarea teorema:
Teorema 1: Fie f si g doua variabile aleatoare cu functiile lor caracteristice (p si respectiv y/, 
^i:

x(/, a) = j (2.1. 3)
E

Variabilele aleatoare f ^i g sunt independente in sensul lui Stainhaus-Ka^ daca ^i 
numai daca

xO, O = (pW -v(0 (2.1.4)

pentru orice pereche de numere reale (t, s).
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Logaritmand relatia (2. 1.4) se obpne:

log x(/, 0 = log <p(/) + log (2.1. 5)

relape care trebuie sa fie indeplinita V/,sgR.
In continuare se exprima logaritmii din relatia (2.1.5) in funcpe de dezvoltarile lor in 

serie Taylor in jurul punctului /=0, 5=0:

log <p(0 = Z “J (log (pW)0) I • ‘ ‘
l-o J- L-0

log vCO = Z “770°8 vW)G)| • s' 
roJ- '^°

(2.1. 6)

(2.1. 7)

* 1 J

• tJ k • sk (2.1.8)
j=0 J ! *-=0 CS

Introducand (2 1 6), (2 1 7) §i (2 1 8) in (2.1 5) §i egaland termenii de rangy se obtine:

s 0

= ^7(|og<p(0) dJ•/J+—(logvW) s'

(2.1. 9)

Pentru ca rela{iile (2.1.9) sa fie satisfacute \/t,seR, este necesar §i suficient ca
urmatoarele trei relapi sa aibe loc simultan:

V/ eN (2.1. 10)

7—(iogx(/,0) = ^-(logv(s)) (2.1. 11)

s 0

= 0 , Vyg N, j > 1, £ = 1,..., j - 1 (2.1. 12)

Fie {x,,..., x v} N variabile aleatoare. Plecand de la functia caracteristica:

J = E[exp(z(o,xl<..+^ (2.1. 13)

unde E[ ] este operatorul de mediere statistica, ^i de la logaritmul acesteia:

‘P(wl,...,®N) = loga>(®1,...,®N) (2.1.14)

se definesc momentele ^i cumulation acestei multimi de variabile aleatoare, ca fund 
coeficientii dezvoharilor in serii Taylor ale funcliilor 4>$i respectiv astfel:
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dK Nq>(o>„...,mw), Xki = K (2.1.15)

CMM^x1',...Xy") = ],..., co N), ^.k, = K (2.1.16)

In virtutea relapei de definite (2.1.16), relatia (2.1.12) se poate serie astfel:

cun^f1-”,gk)^Q, V/ &N,j>\,k = \y...J-\ (2.1.17)

§i exprima o proprietate fundamentala a cumulantilor a doua variabile aleatoare independente.
Daca, in locul unor simple variabile aleatoare f §i g, se considera doua procese 

aleatoare Xi(w) §i x2(w), in contextul definitiilor de independenta statistic^ ale variabilelor 
aleatoare, procesele xrfn) si x2(n) se numesc independente, daca relatia

P{x\n)r\x2{m^ = P^x^n)) ■ P(x2(m)) (2.1.1«)

are loc pentru orice pereche (n,m).
in consecinta, in cazul a doua procese aleatoare independente, relatiile 

cun^xxJ~\n\x2k(nity = Q, \/jeN, j > \k - 1,..., jr-1 (2.1.19)

au locpentru oricepereche (n,m).
Trebuie subliniat faptul ca teoremele exprimate de relatiile (2.1.17) §i respectiv (2.1.19) 

au §i reciproce. Daca cele doua relatii sunt indeplinite Vj g V, j > 1, = 1,..., j -1 §i Tn cazul 
relapei (2.1.19) §i pentru orice pereche (n,m), atunci variabilele aleatoare f §i g, respectiv 
procesele aleatoare Xi(a?) §i x2(w) sunt independente.

in continuare ne propunem sa generalizam relatiile (2.1.17) §i (2.1.19) la N variabile, 
respectiv, procese aleatoare.

Fie {xn...,xN}, N variabile aleatoare independente. Atunci funepa caracteristica N 

dimensionala (2.1.13) indepline§te urmatoarea conditie:

...... = (2.1.20)J=1
unde

J = E[exp(z x^a J] (2.1. 21)

Procedandu-se ca §i in cazul A=2, se ajunge la urmatoarele relatii care le generalizeaza 
pe(2.l.10)la(2.l.12):

—logaK...,^)^ =—log<^ yjyk = \,...,N (2.1.22)k : k cot=O©N=0
——--- —— log <X>(co, (2.1. 23)

<dn=0

Din relatia (2.1.23) rezulta ca in cazul a N variabile aleatoare independente sunt 
satisfacute toate relafiile:
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cun^x.h ,...,x!;) = 0, yj >1,^)1 = J.Ji (2.1.24)
l\

Daca in locul variabilelor aleatoare {xp...,xN} consideram procese aleatoare, adica Xj 
sunt funcpi de timp, relapile (2.1.24) vor fi indeplinite §i pentru orice combinape de indici de 
timp, adica:

cun^x’1 (n})......4*(nv)) = 0, V/ > 1, £ Ji = J, Ji * J> 3//,. * 0. Vm........ ... (2.1. 25)
ri

Fie acum doua mulpmi de variabile aleatoare {x^...^^} §i {xK+1,...,xN| care au 

proprietatea ca variabilele componente ale fiecareia dintre mulpmi, luate in parte, pot fi 
dependente intre ele, dar variabilele fiecareia dintre multimi sunt independente in raport cu 
variabilele celeilalte multimi. In aceste condipi se poate serie.

^{xl,...,xjn{xj^l,...,xv)) = /^{x1,...,xj)/^ (2.1.26)

Se definesc funcpile caracteristice:

O^®,,...,®^®^,...®,,) = fi|exp(/(®lxl+...+®A.xA. + ®K+lxJ.+l+...+®Jvxw))] (2.1. 27)

(®® A.) = f[exp(/(® ,x, +.. ,+® K xK ))]

$2 (co ,.. .co A.) = E[exp(/(® K „xK „ +.. ,+co „xN ))]

(2.1. 28)

(2.1. 29)

§i logaritmii lor:

H'(ffi1,...,aK,®^„...®N) = loga>(m1,...,®K.,®Ktl>...®N)

t,(®,,..„®k) = ioga>,(®|,...,® J

K.i,...® v) = log <I>2(® .® v)

In baza relatiei (2.1.26) sunt valabile egalitaple: 

d^®,,....®^®^,....,®^^®,......©J^®™,...,®") 

^w,....,®^®^,,....® J = 4'(®1,...,®J + 4',(®^I,...,®W)

(2.1. 30)

(2.1. 31)

(2.1. 32)

(2.1. 33)

(2.1. 34)

Se dezvolta in serii Taylor in jurul punctului co, =0,...,©^ =0 funcpile T, §i % 
§i se obpne:

'p(®1......= (2.1. 35)
CD^O

CD^-O
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(2.1. 36)

(2.1. 37)

Introducand (2.1.35), (2.1.36), (2.1.37) in (2.1.34) §i identificand termenii care au 
acela§i monom co * •.. .co• co •.. .-co , se obpne:

cum[x>' ,...,x^, xJ™,..., x^) = 0;

> (2.1.38)
undeV/>l; = j, *0; A e{1,...,£}; /2 e{AT+ 1,...,^}

2=1

Teorema exprimata de relatia (2.1.38) poate fl generalizata in felul urmator:

Fie M mulpmi de variabile aleatoare care au

proprietatea ca variabilele fiecareia dintre mulpmi, in parte, pot sa nu fie independente intre ele, 
dar oricare doua variabile aleatoare care provin din multimi diferite, sunt independente intre 
ele. Atunci probabilitaple acestor variabile aleatoare satisfac urmatoarea relape:

(2.1. 39)

fn aceste conditii rezulta:

cun^x* ,...,x“\...,x^ ,...,x^^ 0; Vy > 1,

mx, (2.1.40)
unde XX/ = // */ h e{U-4

1=} 1=^

Din relapile (2.1.24), (2.1.38) §i (2.1.40) se poate trage urmatoarea teorema:
Teorema Toti cwnulanfii la care variabile aleatoare se pot grupa in cel pufin doua 

multimi independente intre ele, sunt nuli.
In cazul in care variabilele aleatoare devin procese aleatoare, independent proceselor 

aleatoare este asigurata pentru orice combinape de indici de timp §i relapa (2.1.40) devine:

("., \..., x^ (nJ,.... x’% („r J) = 0;

V/ >1; (2.1.41)
M Kt

undeXE/ = jJi * j, A e{V-A e{l„,...Aj; m^n

§i teorema de mai sus se extinde astfel:
Teorema Toti cumulantii la care procesele aleatore se pot grupa in cel putin doua 

multimi independente intre ele, sunt nuli pentru toate combinatiile de indici de timp posibile.
Se face observapa, ca §i in cazul a doua variabile sau procese aleatoare, ca teoremele 

exprimate de relatiile (2.1.24), (2.1.25), (2.1.38), (2.1.40), (2.1.41), (2.1.42) au §i reciproce. 
Daca sunt indeplinite infinitaple de condipi referitoare la indicii de ordin §i de timp, pentru care 
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trebuie sa se anuleze cumulanjii din aceste relate atunci variabilele, respectiv submultmile de 
variabile aleatoare sau procese aleatoare sunt independente

Tratarea problemelor legate de cumulanp §i polispectre poate fi gasita in [81], [82], 
[83], [84], [85], [86], [87]

In continuare sunt prezentate fara demonstrate §i alte proprietat ale cumulanfilor: 
Liniaritatea:

Daca,an sunt constante reale, atunci:

cun^a,x,Y= a('-...a'n"cun{x^ ,...,x’;) (2.1. 42)

Simetria:
Cumulanlii sunt invariant! la o permutare arbitrara a variabilelor: 

cwt^x?,...,x^’) = cun^x^',..., x^"); {1,...,n} = {A",,....K„} (2.1. 43)

"Cumul” de variabile independente:
Cumulantul sumei a doua grupe de variabile aleatoare independente este egal cu 

suma cumulantilor celor doua grupe de variabile:

cun^x, + ) A,..., (x„ + y„)!") = cun^x?,..., x'-) + cun{y’'..... _y'") (2.1. 44)

Variabile aleatoare gaussiene:
Cumulantii de ordin mai mare decat doi ale variabilelor aleatoare gaussiene sunt 

nuli:

cum(x},...,xn) = 0; n>2 (2.1.45)

Masura departarii de repartitia gaussiana:
Cumulantul reprezinta o "masura ” a departarii de repartitia gaussiana. Daca x este 

o variabila aleatoare oarecare ^i y este o variabila aleatoare gaussiana cu aceia^i cumulanfi 
de ordimd unu $i doi, atunci pentru n~ 3 ^i n 4 are loc relafia: 

cumn(x,...,x) = momn(x,...,x)~ mom„(y..... y) (2.1. 46)

Legea simetriei:
O variabila aleatoare care are o lege de distribute simetrica, are tofi cumulanfii de 

ordin impar nuli.
Reciproca nu este valabila, intrucat exista legi de repartipe asimetrice care au tofi 

cumulanpi de ordin impar nuli [19], 
Legatura intre momente si cumulanfi:

cum^x^ )-z a-n>-on«n ;1 L,c5' (2.1. 47)

Legatura dintre momente §i cumulant se poate deduce §i direct din definitia 
cumulantlor (2 116) Spre exemplu, in cazul a doua procese aleatoare xx(n) §i x2(n), pentru 
K=2 §i K=3 rezulta:

Pentru K=2: cum(x} (n), x2 (m)] = (m) • x2 (w)] (2.1. 48)
Pentru K=3:
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(n\ x, (n)) = 2£[x2(m)] • (e[x, (n)]) - 2£[x, (mJ^x, (w) • x2(m)] -
fl 1

- W]' + 4x2 («)x2 W]

Daca cele doua procese sunt de medie nula, adica:

£p,(«)] = 0 (2.1. 50)

£[x2(m)] = 0 (2.1. 51)

atunci relapa (2.49) se reduce la:

cmwJX’XOw)] = £h2(H)x2(w)] (2.1. 52)

Pentru cumulantii la care top exponenpi variabilelor sunt egali cu unu se introduc 
transformatele Fourier multidimensionale, numite poll spectre

(® i,..., co s

unde |cd ; | < tc;
k-i

IX
J=1

< 71 .

Polispectrul exista daca

Z ••• Z IcwwfxoOwyxX+X
ta-i~ ®

(2.1. 54)

Sisteme LIT
Pentru cumulantii la care toti exponent! i variabilelor sunt egali cu unu, relatia intre 

cumulantii de la intrarea $i cei de la ie^irea unui sistem LIT cu functia de transfer H(z) $i 
raspunsul la impulsul unitate {hn} este, in cazul general:

(2.1.55)
h lk-'

In domeniul polispectral, aceasta relatie devine:
Q(“i>->®n-i) = G(®i>->®n-i)^(®i)-^(®n-iX*(a)i+-+®n-i) (2.1.56)

Din definitia polispectrului, rezulta ca acesta este nul in cazul in care toti cumulantii din 
seria multidimensionala (2.1.53) sunt nuli, adica procesele aleatoare se pot imparpi in cel pupn 
doua submulpmi independente intre ele.

In concluzie, proprietatea de anulare a cumulantilor sau polispectrelor poate fi 
folosita pentru obfinerea de criterii de lucru pentru algoritmii care sunt folosi^i la 
separarea semnalelor provenite de la surse independente.

Existenta legaturii intre momente §i cumulanti face posibila calcularea cumulantilor cu 
ajutorul momentelor. Pe de alta parte, momentele, in cazul proceselor staponare §i ergodice, 
pot fi calculate cu ajutorul mediilor temporale. Deci, cumulantii pot fi calculati cu ajutorul 
unor medii temporale ale unor semnale pe care le privim ca procese aleatoare. Daca semnalele, 
care intra ca argumente ale cumulantilor, trebuie sa devina independente, cumulantii trebuie sa 
se anuleze. In concluzie, parametrii decorelatorului, de care depind semnalele folosite ca 
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arguments ale cumulanfilor sau polispectrelor, trebuiesc astfel dimensionafi, meat sa 
conduca la anularea cumulanfilor sau, respectiv, a polispectrelor.

Acesta este, in esenja, principiul separarii semnalelor provenite de la surse 
independente.

Daca s-ar putea folosi, intr-un algoritm, intreaga infinitate de condipi cerute de 
reciproca teoremei referitoare la anularea cumulanplor unor procese aleatoare independente, 
care se adapteaza scenariului concret, atunci s-ar putea obpne solupi unice pentru parametrii 
sistemului de separare, solupi in care intr-adevar semnalele folosite ca argumente ale 
cumulanplor sa devina independente

Cum nici un algoritm realizabil nu poate verifica o infinitate de condipi, practic, suntem 
nevoip sa verificam doar un numar finit Acest lucru poate conduce la aparipa, pe langa solupa 
corecta, a unor solupi “fantoma \ solupi care anuleaza cumulanpi fara ca semnalele sa devina 
independente, ci mai de graba, necorelate, in sensul ca anuleaza doar cumulanpi din condipile 
concrete ale algoritmului.

Unii autori prefera realizarea unor algoritmi bazap pe polispectre, tocmai din cauza ca 
anularea polispectrului impune anularea unei infinitap de cumulanp. Dar, deoarece nici 
polispectrele nu pot fi calculate insumand o infinitate de termeni, ci limitand seriile lor la un 
numar finit de termeni, fenomenul descris mai sus poate aparea §i in acest caz.

O altemativa, de compromis, ar fi utilizarea unui numar de condipi in cadrul 
algoritmului care sS fie egal sau mai mare decat numarul de parametrii ai sistemului de 
separare, situape in care s-ar obpne solupi unice. Din nou apare problema cre§terii volumului 
de calcul necesar algoritmului, volum care prin alte fenomene, cum ar fi aparipa unor situapi de 
instabilitate, ii poate limita aplicabilitatea.

Datorita complexitapi relapilor de legatura dintre cumulanp §i momente, in practica, nu 
se folosesc cumulanp de grad mai mare decat patru Tot pentru simplificarea relapilor, in 
general, se presupun semnale de medie nula, caz in care, a§a cum s-a evidenpat §i in cazul 
cumulantului de ordinul trei (a se vedea relapile (2.1.50) la (2.1.52)), dat ca exemplu, calculul 
acestora se simplifica drastic.

Datorita proprietaplor, care au fost evidenpate, (2.1.45), cumulanp de ordin mai mare 
decat doi nu pot fi utilizap pentru separarea semnalelor cu repartipe normala.

Cumulanpi de ordin impar (de gradul trei) nu pot fi folosip pentru separarea semnalelor 
cu repartipi simetrice (a se vedea “Legea simetriei”).

Datorita constrangerilor evidenpate, problema separarii semnalelor provenite de la 
surse independente se love§te de dificultap deosebite in investigarea teoretica a fenomenelor 
legate de aparipa solupilor “fantoma”, a stabilitapi sistemelor, a domeniilor de convergenja §i a 
evolupei tranzitorii a algoritmilor.
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2.2 SCHEME DE DECORELA TOARE

2.2.1 SCHEME DE DECORELATOARE PENTRU DOUA SEMNALE

Fig. 2.2.1:
Se considera modelul de insumare al semnalelor provenite de la doua surse prezentat in

Fig.2.2.1. Modelul de insumare a semnalelor provenite 
de la douM surse.

Semnalele Si §i s2 sunt numerice, 
independente §i cu medie nula. Pe 
parcursul lucrarii se vor face diferite 
ipoteze asupra sta|ionaritatii acestora.

>'i §i y2 reprezinta semnalele 
provenite din Si §i s2 prin combinarea lor 
printr-un fenomen de propagare modelat 
de filtrele Hi §i H2. Pentm simplificarea 
modelarii matematice a problemei, se 
presupune ca acestea sunt filtre FIR. de 
grad suficient de mare. Astfel, Hi are 
gradul A/i, iar filtrul H2 are gradul M2.

Daca se noteaza cu Si(z), S2(z\ Y\(z), Y2(z\ Hx(z) §i H2(z) transformatele Z ale 
semnalelor s2, yh y2 §i respectiv ale raspunsurilor la impulsul unitate ale filtrelor Hi §i H2, se 
pot serie urmatoarele ecuatii:

Y^z) = Sx(z) + H2(z)S^ (2.2.1)

Y2(z} = S2(z) + Hx(z)Sx(z) (2.2. 2)

Aceste ecuatii dennesc modelul matematic de insumare al semnalelor si, s2 pnn 
fenomenul de propagare, modelat cu filtrele Hi §i H2 §i de obtinere a semnalelor yi, y2.

in continuare se studiaza cateva scheme de decorelare a doua semnale.
Pentru inceput se considera schema din Fig. 2.2.2 a decorelatorului cu propagare 

inainte care a fost prezentata pentru prima data in [2] §i [50]:

Fig. 2.2.2. Decorelator cu propagare directs.

In Fig. 2.2.2 se prezinta schema bloc a 
decorelatorului cu propagare directa.

Se noteaza cu Ti(z), ^(z), IYi(z) §i W2(z) 
transformatele Z ale semnalelor vi §i v2 de la 
ie§irea decorelatorului cu propagare directa §i 
respectiv ale functiilor de transfer ale filtrelor Wi 
§i W2, care trebuiesc determinate.

Semnalele y^ §i y2 au aceia§i semnificatie 
cain Fig.2.2.1.

Ecuatiile care guvemeaza sistemul, a§a 
cum reies din Fig. 2.2.2, sunt:

= Y^) ~ W2(z)Y2(z) (2.2.3)

V^Y^-W^W (2.2.4)
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Daca se introduc in ecuafiile (2.2.3) $i (2.2.4) Ki(z) ?i ^(z) date de ecuajiile (2.2.1) $i 
(2.2.2), atunci se evidenfiaza modul cum depind transformatele Z, ^(z) ?i ^(z), de S\(z) ?i

y}(z) - (1 - W2(z)H^))St(z) + (H2(z) - W2(z))s2(z) (2.2. 5)

V2(z) = (1 - W^)H2(z))S2(z) + (hM ~ WW (2-2- 6)

Din relatiile (2.2.5) §i (2.2.6) se observa ca daca printr-un mijloc oarecare se reu§e§te sa 
se determine filtrele Wi §i W2 in a§a fel incat sa fie satisfacute simultan egalitatile:

WSz) = H^z) (2.2.7)

W2(z) = H2(z) (2.2.8)

atunci transformatele Z ale semnalelor Vi §i v2 devin:

(2.2.9)

W = (1 - H2(z)Ht(z))S2(z) (2.2. 10)

in aceasta situape semnalul vi depinde numai de semnalul iar v2 depinde numai de s2, 
fiind replici distorsionate ale acestora. Cu alte cuvinte, semnalele Vi §i v2 devin independente §i 
se realizeaza decorelarea semnalelory} §i y2.

Tot din relatiile (2.2.5) §i (2.2.6) se mai deduce o situape in care se realizeaza 
decorelarea, §i anume atunci cand au loc simultan egalitatile:

<22. 1»

<2.2.12)

In aceasta situate transformatele Z ale semnalelor vi §i v2 devin:

= “TaW1 ' (2.2.13>

0 - (z) (2.2.14)

Din relatiile (2.2.13) §i (2.2.14) se observa ca §i in acest caz Vi §i v2 devin replici 
distorsionate dar ale lui s2 §i respectiv Si.

Din cele expuse reiese ca schema de decorelare cu propagare directa simpla prezentata 
in Fig. 2.2.2 poate realiza decorelarea semnalelor y^ §i y2, dar nu poate realiza reconstituirea 
fidela a semnalelor $i §i s2.

Pentru reconstituirea semnalelor 5i §i s2, in cazul in care se reu§e$te obfinerea 
egalitatilor (2.2.7) §i (2.2.8), se propune schema de decorelare cu propagare directa cu bucle 
autoregresive prezentata in Fig. 2.2.3.

Ecuatiile care guvemeaza functionarea decorelatorului cu propagare directa cu bucle 
autoregresive se obfin din cele ale decorelatorului cu propagare directa, simplu, la care se 
adauga ecuatiile buclelor autoregresive.
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Fig. 2.2.3. Decorelator cu propagare directs cu bucle autoregresive

Primele doua ecuatii sunt (2.2.3) §i (2.2.4). La acestea se adauga urmatoarele doua:

(2.2. 15)

(2.2. 16)

Daca in relatiile (2.2.3) §i (2.2.4) se inlocuiesc Y}(z) §i Y2(z) cu valorile lor date de 
relatiile (2.2.1) (2.2.2) rezulta urmatoarea dependenta a transformatelor Z ale semnalelor de 
ie§ire §i t2 in raport cu transformatele semnalelor §i s2.

1 - W}(z)W2(z) 1W 1 - W}(z)W2(z) 2 (2.2. 17)

Daca se reu§e§te obtinerea egalitafilor (2.2.7) §i (2.2.8), relatiile (2.2.17) §i (2.2.18) 
devin:

T}(z) = S\z)

T2(z) = S2(z)

(2.2. 19)

(2.2. 20)

ceea ce ne arata ca se realizeaza pe langa decorelare §i o refacere exacta a semnalelor $i §i s2, 
cu alte cuvinte, /i §i t2 sunt replici fidele ale semnalelor §i s2. Aceasta este o proprietate 
esenfiala a sistemului din Fig. 2.2.3 §i arata ca este posibila refacerea semnalelor si §i s2 cu 
conditia realizarii egalitatilor (2.2.7) §i (2.2.8).

Pentru reconstituirea semnalelor si §i s2 in situatia ca se pot realiza egalitatile (2.2.11) §i 
(2.2.12) se pome§te de la urmatoarea schema de decorelator din Fig.2.2.4.

Ecuapile care guvemeaza functionarea decorelatorului cu propagare directa cu bucle 
autoregresive §i filtre de ie§ire se obtin din cele ale decorelatorului cu propagare directa, 
simplu, la care se adauga ecuatiile buclelor autoregresive §i ale filtrelor de ie§ire.

17

BUPT



Primele doua ecuajii sunt(2.2.3) $i (2.2.4). La acestea se adauga urmatoarele doua 
ecuapi:

(2.2. 21)
l-^iz^z)

Daca in ecuapile (2.2.3) §i (2.2.4) se inlocuiesc Y}(z) §i Y2(z) cu valorile lor date de 
ecuapile (2 2 1) §i (2 2 2), rezulta urmatoarea dependent a transformatelor Z ale semnalelor 
de ie§ire §i u2 in raport cu transformatele semnalelor §i s2:

TJ / X

}-W\z)W2(z) (2.2. 23)

Daca se reu$e§te objinerea egalitajilor (2 2 11) §i (2.2.12), relapile (2.2.23) §i (2.2 24) 
devin:

USz) = S2(z) (2.2.25)

f/,(z) = 5l(z) (2.2.26)

ceea ce ne arata ca se realizeaza pe langa decorelare §i o refacere exacta a semnalelor §i s2, 
dar diferita fa|a de situapa din sistemul din Fig.2.2.3. Semnalele §i u2 sunt replici fidele ale 
semnalelor s2 §i respectiv Aceasta este o proprietate esenpala a sistemului din Fig.2.2.4 §i 
arata ca este posibila refacerea semnalelor 5] §i s2 §i in condi{iile realizarii egalitafilor (2.2.11) §i 
(2.2.12).
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In literature se mai menponeaza §i o schema de decorelator cu propagare inapoi care 
este prezentata in Fig. 2.2.5.

Ecuapile care guvemeaza functionarea acestui decorelator sunt urmatoarele:

= i - r'(z) ’ 1 - W Y(z) (2.2. 27)

T1W = 1 - ’ 1 - ^(z^)
(2.2. 28)

Fig. 2.2.5. Decorelator cu propagare inapoi.

Daca in relapile (2.2.27) §i (2.2.28) 
se inlocuiesc Y\(z) §i Y2(z) cu valorile lor 
date de ecuapile (2.2.1) §i (2.2.2), rezulta 
aceea§i dependent a semnalelor 6 §i t2 de 
semnalele $i §i s2 ca §i in cazul 
decorelatorului cu propagare inainte cu 
bucle autoregresive din Fig. 2.2.3, adica 
data de ecuapile (2.2.17) §i (2.2.18). Cu 
alte cuvinte, decorelatorul cu propagare 
inapoi este echivalent cu decorelatorul cu 
propagare inainte cu bucle autoregresive 
avand aceea§i descriere matematica.

Aceasta arhitectura a fost prezentata pentru prima data in [50] §i a fost tratat extensiv 
in [51].

Daca schemei din Fig. 2.2.5 i se adauga la cele doua ie§iri filtrele W2 §i Wi a§a cum s-a 
procedat cu decorelatorul cu propagare directa cu bucle autoregresive §i filtre de ie§ire din 
Fig.2.2.4, se obpne schema decorelatorului cu propagare inapoi cu filtre de ie§ire, care este 
echivalenta din punct de vedere matematic cu cea prezentata in Fig.2.2.4. Acest decorelator 
este prezentat in Fig.2.2.6 §i realizeaza separarea semnalelor conform relapilor (2.2.25) §i 
(2.2.26):

Fig. 2.2.6 Decorelator cu propagare inapoi cu filtre de ie$ire.

Adoptarea unui algoritm care sa se bazeze pe modelul decorelatorului cu propagare 
inainte, simplu, nu pune probleme deosebite din punct de vedere al stabilitapi sistemului in 
situapa ca ne conduce la solupa data de relapile (2.2.7) §i (2.2.8). In acest caz, datorita 
faptului ca filtrele Hi §i H2 sunt stabile, rezulta ca §i sistemul este stabil.

In schimb, daca algoritmul adoptat ne conduce spre solupa data de relapile (2.2.11) §i 
(2.2.12), atunci, daca filtrele Hi §i H2 nu sunt de faza minima, deci au §i zerouri in afara 
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cercului unitate, atunci sistemul devine instabil, deoarece filtrele Wj §i W2 devin sisteme 
instabile pentru ca funcpile lor de transfer au poli in afara cercului unitate.

Daca filtrele Hi §i H2 sunt de faza minima, atunci este posibil ca sistemul sa aiba doua 
puncte de echilibru stabil. Aceasta situape conduce la dependent solutiei obfinute de punctul 
de start al algoritmului.

Este evident faptul ca in cazul in care algoritmul se bazeaza pe modelul decorelatorului 
cu propagare inainte, simplu, se obfine doar decorelarea semnalelor y\ §i y2 §i nu se poate 
realiza reconstituirea nedistorsionata a semnalelor $i §i s2.

Adoptarea modelului pentru filtrele Hi §i H2 influenfeaza in mod deosebit 
complexitatea §i fezabilitatea algoritmului. intrucat filtrele F.I.R. au o structura simpla, care 
implica o stabilitate intrinseca §i au calitatea ca pot modela §i sisteme care nu au faza minima, 
sunt folosite pentru modelarea filtrelor Hi §i H2

Adoptarea unui algoritm care sa se bazeze pe modelul decorelatorului cu propagare 
inainte, cu bucle autoregresive, sau a decorelatorului cu propagare inapoi, in ideia reconstituirii 
fara distorsiuni a semnalelor Si §i s2 implica luarea in considerare a unor limitari introduse de 
condipile in care sistemul este stabil

Elementul care condijioneaza stabilitatea sistemului este prezenta buclelor 
autoregresive care sunt stabile daca este indeplinita condipa:.

|^(z)IF2(z)| < 1; Vz, z - eja> (2.2. 29)

Se define§te filtrul W ca fiind convolufia filtrelor Wi §i W2:

^=2:^, (2.2.30)

Atunci, se poate demonstra ca exista urmatoarele implicapi:

Vz.z = e7“ => T-Wt(z)W (z) Stabil (2.2.31)

Deci, 2^0 W < 1 este 0 condipe suficienta de stabilitate a buclei autoregresive §i a 

sistemului decorelator cu propagare inapoi.
Daca se presupune ca filtrele Hi §i H2 sunt modelate cu filtre F.I.R., atunci, pentru ca 

buclele sa-§i pastreze stabilitatea, este necesar sa fie menpnuta, permanent conditia (2.2.29) pe 
tot timpul adaptarii. In acest caz este necesar ca §i filtrele W| §i W2 sa fie de tip F.I.R. §i ca 
numitorii relatiilor (2.2.15) §i (2.2.16) sa nu aiba radacini in afara cercului unitate.

Relajia (2.2.27), in condipile in care algoritmul ne conduce spre solupile (2.2.7) §i 
(2.2 8), implica ca filtrele Hi §i H2 sa satisfaca cerin^a:

< 1; Vz.z - (2.2.32)

In cazul in care filtrele Hi $i H2 modeleaza un fenomen de diafonie, care conduce la 
scaderea puterii semnalului transferat prin ele, atunci relafia (2.2.32) este, cu siguranja, 
indeplinita. In secpunea urmatoare se analizeazS §i cazul cand filtrele modeleaza un fenomen 
de propagare §i se va arata in ce conditii relapa (2.2.32) are loc. In aceste cazuri, relafiile 
(2.2.11) §i (2.2.12) reprezinta un punct de funcfionare instabil al algoritmului, intrucat nu poate 
fi satisfacutS condipa (2.2 29) Cu alte cuvinte, decorelatorul ca propagare directa cu bucle 
autoregresive are un singur punct stabil in care realizeaza decorelarea semnalelor y} §i y2. Tot 
in acest punct se realizeaza reconstituirea nedistorsionata a semnalelor $i §i s2.
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Decorelatorul cu propagare inainte cu bucle autoregresive §i cu filtre de ie§ire, din 
punct de vedere practic, are o utilitate redusa, deoarece el devine stabil cand Hi §i H2 
modeleaza o propagare prin care se cre§te puterea semnalelor la ie§irile acestora, filtrele 
trebuind sa fie §i de faza minima. In aceasta situatie proprietaple de stabilitate sunt 
complementare in raport cu cele ale decorelatorului cu propagare inainte cu bucle 
autoregresive.

Algoritmul devine mult mai complicat datorita faptului ca filtrele Wi §i W2 devin 
autoregresive.

Desigur, din punct de vedere principial, este posibila §i abordarea problemei obfinerii 
unui algoritm bazat pe modelul decorelatorului cu propagare inainte cu bucle autoregresive §i 
cu filtre de ie§ire, dar pomind de la o modelare autoregresiva a filtrelor Hi §i H2 care ar 
conduce ca filtrele Wi §i W2 sa devina de tip FIR Totu§i, §i in acest caz, ar trebui sa ne 
limitam la sisteme de faza minima.

Datorita considerentelor prezentate, lucrarea trateaza algoritmi care se aplica sistemelor 
de decorelator cu propagare inainte, simplu §i celui cu bucle autoregresive, precum §i celui cu 
propagare inapoi, §i se va considera ca filtrele Hi §i H2 sunt de tip F.I.R.. s

Este evident faptul ca modelul de insumare al semnalelor a fost ales unul simplificat, a§a 
cum a fost intalnit in literatura studiata. Aceasta simplificare nu permite evidenperea unor 
limitari introduse de fenomenul de propagare in separabilitatea semnalelor. De aceea, in 
secpunea urmatoare se prezinta o analiza originala asupra acestor implicapi.

Mixturile de semnale care satisfac relapa (2.2.32) se numesc mixturi intrinsec stabile, 
iar cele care nu o satisfac se numesc mixturi intrinsec instabile.

2.2.2 IMPLICATIILE FENOMENULUI DE PROPAGARE ASUPRA 
SEPARABILITAJII A DOUA SEMNALE

In aceasta sectiune se prezinta o analiza originala a implicatiilor fenomenului de 
propagare asupra separabilitafii a doua semnale provenite de la surse statistic independente §i 
de banda larga.

Se considera scenariul de amplasare a surselor §i receptorilor ca in Fig. 2.2.7:
tn figura r\ §i r2 sunt doua surse de semnal 
independente §i yi §i y2 sunt doi receptori 
care capteaza semnalele celor doua surse.
Sursa h se afla la distanta JAi fa|a de 
receptorul ji §i la distanta dB\ fata de^.
Sursa r2 se afla la distant d^ fata de 
receptorul y2 §i la distanfa d^ fata de jy
Distanta dintre cei doi receptori yj §i y2 este 
d. in Fig.2.2.7 este schifat §i planul y care 
este perpendicular pe segmentul de dreapta 
care une§te cei doi receptori §i trece prin 
mijlocul acestuia. Acest plan separa spatiul

Fig. 2.2.7. Scenariul de amplasare a surselor $i semispatii care contin fiecare cate
receptorilor.F un singur receptor.

Fenomenele de propagare ale semnalelor pot fi modelate cu sistemul din Fig. 2.2.8.
in Fig. 2.2.8 filtrele Ai, A2, Bi §i B2 sunt de tip F.I.R., de forma:

Ax(z) = z— a\z) (2.2. 33)
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4(z) = za2(z)

B^z"*' b^)

B2(z) = z • b2(z)

Fig. 2.2.8. Modelul de propagare $i insumare al 
semnalelor.

in care:

al(^ = '^auz' 

i=0

Ma2 
a2(Z)= Ha2.

i=0

^) = X/>U Z '
1=0

Mb2 
l’2^) = Yh2l'Z ‘ 

1=0

(2.2. 34)

(2.2. 35)

(2.2. 36)

(2.2. 37)

(2.2. 38)

(2.2. 39)

(2.2. 40)

unde top coeficientii flu, <72i, ^ii, sunt reali §i tf2o*O, />io^O, b20^0.
In relatiile (2.2.33) la (2.2.36) termenii z mA\z ^modeleaza intarzierile in

propagarea semnalelor Exponen^ii mAX, mA2, mBX, mB2 sunt proporponali, respectiv cu 
dA2, dBX, dB2. Termenii a/z), a2(z\ bx(z), Z>2(z)modeleaza fenomenul de atenuare 

datorat propagarii precum §i eventualele reflexii ale semnalelor r\ §i r2 de la obiecte din mediul 
inconjurator. Coeficienpi a1(), a20, £10, b2{) sunt termenii care modeleaza de fapt atenuarile, pe 
rutele directe, datorate mediului de transmisie. Ace§ti coeficienp sunt invers proporponali cu 
patratele distanjelor de la surse la receptori, adica:

1 1 » 1 t 1

“10 ~ >2 ’ “20 ~ f2 ’ ^10 ~ >2 ’ ^20 ~ »2 (2.2. 41)
“JI "/12 aH\ aB2

In aceste condipi, semnalele ^i(w) §i y2(n) au transformatele Z date de urmatoarele 
relatii:

Y}(z) = + B^^z) (2.2. 42)

r2(z) = A^^z) + B\z)Rx(z) (2.2. 43)

unde s-au notat cu Ri(z) §i R2(z) transformatele Z ale semnalelor rx(n) §i r2(n).
Transformam relatiile (2.2.42) §i (2.2.43) intr-un mod convenabil pentru a le aduce la 

formele (2.2.1) §i (2.2.2) respectiv:

Mz) = 4 (z) + ^44 ^2 (z)A, (z) (2.2. 44)

^(z) - ^(z)^(z) + ^j4(z)/?,(z) (2.2. 45)
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Daca se noteaza

S^z^A^^z) (2.2. 46)

S2(z) = A2{z}R2{z) (2.2. 47)

(2.2. 48)

4(z)
(2.2. 49)

atunci, relapile(2.2.44) §i (2.2.45) devin:

Y\z) = SXz) + H2(z)S2(z) (2.2. 50)

Y2(z) = S2(z) + H}(z)S}(z) ' (2.2.51)

Relapile (2.2.50) §i (2.2.51) sunt identice cu (2.2.1) §i respectiv(2.2.2).
Se observa ca reprezinta semnalul captat de receptorul y\ provenit de la sursa n, 

iar 52(n) este semnalul captat de receptorul y2 provenit de la r2.
Filtrul Hi modeleaza de fapt raportul func{iilor de transfer ale filtrelor Bi §i Ai §i are 

funcpa de transfer data de:

Filtrul H2 modeleaza raportul funcpilor de transfer ale filtrelor B2 §i A2 §i are funcpa de 
transfer data de

H.(z) = = ^44 • z^"  ̂ (2.2. 53)

Din examinarea relapilor (2.2.52) §i (2.2.53) se trag urmatoarele concluzii:

1. Pentru ca filtrele Hi §i H2 sa fie cauzale, adica realizabile fizic, este necesar ca:

™BX 

mAi < mB2

adica
^A\ — ^B\ 

^A2 - ^B2

(2.2. 54)

(2.2. 55)

Relatia (2.2.55) implica un amplasament al surselor de semnal ca in Fig. 2.2.7, adica 
in semispapul receptorului j>i §i r2 in semispapul receptoruluij2

Singurul caz in care mA} = mB} este cand sursa r\ se afla in planul y, deoarece atunci
“ ^b\ In aceasta situape (z) = 1.
Analog, singurul caz in care mA2 = mB2 este acela in care sursa r2 se afla in planul y, 

deoarece atunci dA2 = dB2. In aceasta situape H2{z) = 1.
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Daca ambele surse se afla in planul y, atunci apare o nedeterminare intrucat relapile 
(2.2.48) §i (2.2.49) ar deveni identice. In acest caz la intrarile ambilor receptori s-ar capta 
acela§i semnal:

?;(z) = K2(z) = S\z) + S2(z) (2-2- 56>

In acest caz, din examinarea relapilor (2.2.9) §i (2.2.10) rezulta ca decorelatorul cu 
propagare inainte nu scoate nici un semnal la ie§irile sale, iar decorelatorul cu propagare 
inapoi §i cel cu propagare inainte cu bucla autoregresiva, devin instabile

Relatia (2.2.55) implica, in conditiile in care propagarea se realizeaza printr-un mediu 
omogen, ca:

< 1 §i |//2(z)| < 1 Vz,z - eja> (2.2. 57)

Din cele aratate rezulta ca decorelarea semnalelor yi(n) fi y2(n) se poate realiza door 
cand ambele filtre Hi H2 sunt strict cauzale, sau cel mult, unul cauzal fi unul strict 
cauzal. Aceasta inseamna ca sursele de semnal ri fi r2 trebuie sa fie plasate obligator iu in 
semispatii diferite, despartite de planul /

Observapa de mai sus conduce la concluzia ca in cadrul relapei (2.2.57) cel mult unul 
dintre modulii funcpilor de transfer ale filtrelor Hi sau H2 poate fi egal cu unu.

In aceste condipi relatia (2.2.32) este indeplinita.

2. Pentru ca (2.2 52) §i (2 2 53) sa poata fi aproximate cu funcpi de transfer de tip F I R., 
este necesar ca gradul acestora sa se aleaga mare din urmatoarele motive:
a) Nu se cunosc cu precizie pozipile surselor in raport cu receptorii. in acest caz este 

recomandabil sa se considere situapa cea mai dezavantajoasa cand Wbi-wAi §i respectiv 
m^-i^M sunt maxime. Acest maxim este determinat de distanja dintre receptori. Daca 
se noteaza cu c viteza de propagare a semnalului prin mediu, cu fi frecvenfa de 
e§antionare, fiecare filtru trebuie sa aiba un grad mai mare decat

M^>fi^ (2.2.58)

Daca, spre exemplu, se considera c=340m/s, d=0.34m §i /e=10000Hz, rezulta 
^^>10

b) Rapoartele de polinoame in zl din expresiile lui H}(z) §i H2(z) trebuiesc aproximate cu 
serii trunchiate in z'1. Pentru o cat mai buna aproximare, trebuiesc facute truncherile la 
grade cat mai mari ale termenilor.

c) Modelarea reflexiilor de la obiectele din mediul inconjurator implica folosirea unor 
coeficienti de ordin mult mai mare decat .

Din cele aratate, rezulta ca gradele filtrelor trebuiesc alese de la cateva zeci la cateva sute.

3. Datorita frecvenfei de e^antionare finite, exista zone in jurul planului y in care ambele 
filtre sunt cauzale (nu strict cauzale). Daca sursele se afla in aceste zone, atunci nu pot fi 
separate. Aceste zone sunt cu atat mai mici cu cat frecven{a de e§antionare este mai 
ridicata.
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2.3. ALGORITMI DE DECORELARE CARE UTILIZEAZA 
FUNCTII COST BAZEA TE PE CUMULANTI $1POLISPECTRE

2.3.1. METODOLOGIE DE CREARE §1 ANALIZA A ALGORITMILOR

2.3.1.1. Principiul metodei
In decursul timpului au fost propuse o varietate de metode §i criterii pentru a rezolva 

problema separarii semnalelor, toate bazate pe valorificarea independentei statistice. Astfel se 
pot aminti lucrarile [2] la [15].

In aceasta sectiune se prezinta o metodologie de tratare unitara pentru multe dintre 
aceste metode [16].

Se considera decorelatorul cu propagare directa din Fig. 2.2.2.
In [15] se demonstreaza ca daca se ajusteaza filtrele Wi §i W2 astfel incat:

cun^ v, (n), v, (n - 81),..., v1 (w - 8 p ,), v2 (n - t)j = 0; V6,,..., 6 , t (2.3.1)

cum(v2(n), v2 (w - 6,, v2(n - 8 v, (w - t)) = 0; V8,,..., 6p, t (2.3. 2)

undep>\, atunci se obtine fie solutia (2.2.7), (2.2.8), fie solutia (2.2.11), (2.2.12) presupunand 
ca polispectrul de ordinul p+1 al lui Si(n), /=1,2 este diferit de zero.

Pentrup=l, (2.3.1) §i (2.3.2) se reduc la o singura ecuape:

cum(y}(w), v2(n - x)) - (n)v2(n — t)] — 0; Vt (2.3. 3)

Acesta este criteriul de decorelare propus in [13], El consta din ajustarea filtrelor de 
decuplare Wi §i W2 astfel ca semnalele reconstituite vi(w) §i v2(w) sa fie statistic necorelate. 
A§a cum s-a aratat in [13], acest criteriu este, prin el insu§i, insuficient pentru a rezolva 
problema, deoarece el conduce la o singura ecuatie cu ajutorul careia este necesar sa se 
identifice ambele filtre de cuplare. Pentru acest motiv problema nu poate fi rezolvata daca 
5i(w) §i 52(w) au functia de densitate de probabilitate de legatura de tip gaussian §i/sau sunt 
utilizate numai statistici de ordinul doi.

Cu p>\ relatiile (2.3.1) §i (2.3.2) constituie doua condipi distincte care sunt suficiente 
pentru rezolvarea problemei.

Pentru p=2 se obtine un criteriu bazat pe cumulanti de ordinul trei §i pentru p=3 se 
obtine un criteriu bazat pe cumulanti de ordinul patru.

O observatie utila din [17] este urmatoarea:
Daca a0,a,,..., , P sunt variabile aleatoare de medie zero, atunci:

CM/n(a0,a1,...,ap.1,p) = £j/p(a0,al,...,ap_1)p] (2.3.4)

unde /f,(a0>al,...>ap_1) este o funcpe polinomialade ordinulp

Astfel:
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4(a0’ai’ — a,
pentru p = 1

o^a, pentru^ = 2 (2.3.5)
aQa}a2 - E|aoa1]a2 - E[aoa2]a1 - £{a1a2]a() pentru/? = 3

Utilizand aceasta relape, relatiile (2.3.1) §i (2 3 2) pot fi reprezentate sub forma:

(//,8, p)v2(n - t)] = 0, V8, t (2.3. 6)

£p25’ p)v\“ T)] “ 0’ 1 T)

unde

z, 5, p) = fp (v, ("),v, (" - 5!), • • •, v,[n - 8 p ])) i = 1,2 (2.3. 8)

In consecinta, criteriul consta in fortarea la zero a corelafiei dintre fiecare dintre 
semnalele reconstituite §i v2(w)) cu un set de funcjii polinomiale, neliniare, indexate de 
8 , ale celuilalt semnal

intrucat (2.3.6) §i (2.3.7) sunt satisfacute pentru toate combinatiile lui p §i 8 , avem un 
sistem de ecuapi supradeterminat care poate fi utilizat pentru a objine o solupe mai robusta, 
raportata la situapa ca anumip cumulanti/polispectre sunt nenuli, precum §i cu scopul de a 
imbunatapi stabilitatea statistics (a se vedea consideratiile urmatoare).

Luand in considerare (2.3.1) §i (2.3.2) se considera funcpile de corelape:

W=4^_ x)]=Vx (2.3. 9)

Av, (x) = 4^2 - T>] = 0; Vt 2.3.10)

unde zt(n) este vectorul ale carui componente sunt z\n,8,p) pentru combinapi diferite ale lui

In mod similar, in domeniul frecvenfa se definesc spectrele:

AvAA'"' = 0; V© (2.3.11)
T

= 0; V© (2.3. 12)
T

Intrucat functiile de corelape (2.3.9) $i (2.3 10) nu sunt disponibile, ele se aproximeazS 
prin medieri pe blocuri de date conform relapilor.

= 7£ 2.M- x) - 7Z A”) • 7E V (w) (2.3.13)

unde in componentele z,(n^p) cu p>2 ale lui z{n) se inlocuiesc a?teptarile prin medieri 

empirice, peste tot unde este necesar.
EstimSrile funcpilor spectrale (2 3 11) 5i (2 3 12) pot fi objinute, fie prin utilizarea 

periodogramelor proceselor respective, sau prin:

= 'm (2.3. 14) 
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unde ^F(t) este o functie fereastra preselectata, astfel ca ^z(o) = 1, pentru a preveni aparitia 
unor erori de trunchiere.

Se dore§te ajustarea filtrelor de decuplare Wi §i W2 astfel incat functiile de corelatie din 
(2.3.9) (2.3.10) sau functiile spectrale din (2.3.11) §i (2.3.12) sa fie cat mai apropiate posibil 
de zero.

Intrucat exista un set de ecuatii supradeterminat, se sugereaza sa se abordeze 
rezolvarea sa prin metoda celor mai mici patrate:

min J = min U+Q U (2.3. 15)
W W —

unde + desemneaza transpusa conjugate, sau chiar transpunerea in cazul cantitatilor reale, U 
este vectorul estimatelor corelapei/spectrului din (2.3.13) sau (2.3.14), Q este o matrice de 
ponderare hermitiana, nenegativ definita, preselectata, §i W este vectorul parametrilor 
ajustabili, adica, de exemplu, coeficientii raspunsurilor la impulsul unitate ai filtrelor Wi §i W2, 
sau, raspunsul lor in frecventa, ^i(cw) §i IF2(cy) la un set prestabilit de frecvente.

Pentru a rezolva problema de minimizare neliniara din (2.3.15) se poate' utiliza o grila 
de cautare pentru localizarea grosiera a minimului global §i apoi sa se aplice una dintre 
metodele Gauss, Newton-Raphson sau un algoritm de cautare tip gradient.

In relatia (2.3.13) se utilizeaza medii temporale, pe o durata finita de timp, ale 
e§antioanelor sau produselor de e§antioane ale unor procese. Aceste medii temporale le 
numim a§teptari empirice.

In relatiile (2.3.9) §i (2.3.10) operatorul E[ ] reprezinta o mediere statistica §i rezultatul 
sau este o valoare a§teptata (cea mai plauzibila valoare).

In ipoteza ca semnalele, ale caror e§antioane se mediaza, sunt ergodice, cel putin de 
ordinul doi, medierile statistice, a§teptarile, pot fi considerate egale cu medierile temporale 
realizate pe o durata infinita de timp. in practica medierile temporale pot fi realizate doar pe 
perioade finite de timp, obtinandu-se astfel a§teptari empirice.

Utilizarea a§teptarilor empirice in locul a§teptarilor exacte poate cauza aparitia unor 
erori aleatoare.

2.3.1.2. Analiza erorilor
Vectorul W care minimizeaza criteriul J din (2.3.15) trebuie sa satisfaca :

dJ
<2-316*

unde 0 este vectorul zero.
Fie H vectorul care reprezinta sistemul de cuplare, care este format din coeficien{ii 

raspunsurilor la impulsul unitate ai filtrelor Hi §i H2 ale sistemului de mixare din Fig. 2.2.1, 
sau, raspunsul lor in frecventa, §i la un set prestabilit de frecvente.

Se presupune ca W este in vecinatatea lui H, adica §i W2(z)^H2(z).
i \ 1

O analiza similara poate fi aplicata §i in vecinatatea celeilalte solutii ^(z)^ „ ( \

Se poate serie:
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dJ dJ
aw * aw

+-^4 (w-h) 
sw2 „ v-

(2.3.17)

Dar

Substituind (2.3 17) in (2.3 16) §i presupunand ca -
d2J
aw2 este inversabila, se obpne

H

r n-1
d2j dJ (2.3. 18)

— - aw2 „ aw-- H J --

DJ
aw JJLq0+^uaw aw v - (2.3. 19)

unde T desemneaza operapa de transpunere simpla, iar * operapa de conjugare complexa.

a2J a2^ 7 n"
eve ” aw2 + aw aw + aw2 - + aw aw (2.3. 20)

Relapile (2.3.19) §i (2.3.20) se mai pot serie:

^=2MMo!2 (2.3. 21)

a2j
aw2

\d~U - dU dU
2Real -=rQUaw aw^aw (2.3. 22)

Daca cantitaple din parantezele din (2.3.21) §i (2.3.22) sunt reale, lucru care se 
intampla cand vectorul U este format din corelapi, atunci aceste relapi devin:

(2.3. 23)

Se presupune ca :

a2j (&iT - du'
aw2 \ aw2 + aw awj (2.3. 24)

M 
aw - H

dU
aw

(2.3. 25)

(2.3. 26)

unde U este vectorul corelapilor/spectrelor exacte §i

a/ ™
aw " 2 aw

^h^h=0

A

= D
H

28

BUPT



dt

du} duL
dwx

dux duL
dwM dwM

(2.3. 27)

unde Ui sunt componentele vectorului U, despre care se presupune ca are dimensiunea L, §i Wj 
sunt componentele vectorului W a carui dimensiune este M.

In conditiile (2.3.25) §i (2.3.26) relatiile (2.3.19) §i (2.3.20) devin:

(2.3.28)

Substituind (2.3.28) §i (2.3.29) in (2.3.18) rezulta:

W - H « -[n+QD]~' DQu\* (2.3. 30)

De notat ca daca se utilizeaza iterativ aceasta ecuatie, unde H este substituit cu 
valoarea precedents a lui W, se obtine metoda Gauss pentru rezolvarea problemei celor mai 
mici patrate, neliniara, din (2.3.15).

Daca ^^2^] - dH = 9 adica estimata corelatiei/spectrului este nedeplasata, atunci W 

este o estimata nedeplasata a lui H, §i covarianta erorii este data de:

cov{w}«d'q\ql{d'qd\' (2.3.31) 

unde

A = cov{^} (2.3. 32)

Matricea de ponderare Q, care minimizeaza membrul drept al lui (2.3.31) este Q - A-1 
in care caz

cov{w} ® [£>+A'£>] 1 (2.3.33)

Daca A nu este inversabila, atunci A1 se inlocuie§te cu pseudoinversa lui A.
in continuare se deduc componentele matricelor D §i A.
Utilizand sistemul de reconstrucjie dat de relajiile (2.2.3) §i (2.2.4) corespunzatoare 

decorelatorului cu propagare directa din Fig. 2.2.2, se poate serie:

vM = z W - (0 = yM -*) (2-3-34)
T

unde desemneaza raspunsul la impulsul unitate asociat filtrului Wj.
in aceste conditii sunt valabile relatiile:

= ~yj(t - t) = -s (/ - t) - H,(t) ^s^t- t) (2.3. 35)
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^.0 
dwn

(2.3. 36)

Rezulta ca

~ dvt (/ - 5,)
+ cum y (/), —---------  

CW'\ ,T

- cun^s^t - V), s^t - t));

- cum^ (t\ s, (r - 5,),..., $(< - 8 (2.3. 37)
0

unde ultima linie din (2.3.37) rezulta din (2.3.35) §i (2.3.36) §i din faptul ca procesul s} este 
statistic independent de procesele §i st(t) pentru j^i.

Procesul s\t) reprezinta semnalul la ie§irea filtrului care are raspunsul in frecvenfa 
1 — 7/j (co)/Z2 (cd ) §i este excitat de semnalul s^t).

Se definesc:

d A 1
a^(co) = 2

a a
5Re{w;(®)) (2.3. 38)

unde Re(FFy(co)) §i Im^y(co)j desemneaza parple reala §i imaginara ale lui ^(co). Atunci 

similar cu (2.3.37) se obtine.

a^v? (cd) 

aw'/(©')

^(co'X 0 - j\P~^
* -^(co); co = co \= j 

0 altfel
(2.3. 39)

unde ^(co) reprezinta interspectrul dintre st(t) §i definit de

-5iX--5((r-S^-i)) (2.3.40)

unde fp( ) este definit de (4.5).
Presupunand ca banda B est mult mai mica decat inversul timpului de corelape al 

semnalelor §i mult mai mare decat 1/7’, atunci, conform cu [20] se poate serie:
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T-cov^ Vj (t), »

+ £)]cov{z/^^ i = i'J = j' (2.3.41)

£4$ “ T " T'" *)] ; i = J = f

BT • covf^ v (co), v (co ')}| ~
l p J i” J' JIh

[%/“)• / = i',y = /,© =©' (2-42)

(®) • (“ T; • = j’, j =co = -o'

unde ' g] ZnBk -~k < k < — k 
[ ZB ZB]

Daca este utilizat sistemul de reconstructie al decorelatorului cu propagare inapoi, 
atunci in relatiile (2.3.37), (2.3.39), (2.3.41) §i (2.3.42) s^t) se inlocuie§te cu s^t) §i 
zi p) este definit de relatia:

2,(Z’5,p)|h = 4^(0.^(<-81),...,s,(c-8p.1)) (2.3. 43)

Fie W vectorul care consta din raspunsurile in frecventa FFi(cw) §i ^(cy), §i U vectorul 
care consta din estimatele spectrale date de (2.3.14). Atunci componentele matricei D sunt 
date de (2 .39) §i componentele matricei de covarianta A sunt date de (2.3.42). Utilizand 
acestea in (2.3.33), dupa calcule matriceale, pentru cazul cand sunt utilizate numai statistici de 
ordin inalt (p> 1) se obtine:

- if I1 - <2J- «>

MW)«^l> - w W' !?§■ 7^5 <2-3- «>

unde

(2.3. 46)

este legata de largimea de banda a ferestrei, §i 

unde ^5.(co) este spectrul de putere al lui s^t), (co) este matricea spectrului de putere al 

lui z^t) §i ^<Sj(co) este interspectrul intre z^t) §i st(t).
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Daca se utilizeaza decorelatorul cu propagare inapoi, atunci cand se realizeaza condipa 
W = H se realizeaza reconstrucpa exacta, §i avem /,(/)- •?, W in care caz componentele lui 

zt(t) sunt date de (2.3.43).
Daca se utilizeaza decorelatorul cu propagare inainte, atunci la W = H, vt(t) = s^t) §i 

componentele lui z^t) sunt date de (2.3.40).
Se poate arata ca daca pentru fiecare p se utilizeaza toate combinapile posibile ale lui 

6 , atunci rezultatele sunt invariante in raport cu tipul de decorelator (cu propagare directa sau 
inversa) folosit, intrucat /, (cd ) este invariant la transformari liniare inversabile.

Rezultate similare pot fi obpnute §i in cazul in care W consta din coeficienpi 
raspunsului la impulsul unitate ai lui Wj §i W2 §i U consta din estimatele corelapei date de 
(2.3.13).

Rezultatele din (2 3.44) §i (2.3.45) se bazeaza pe analiza erorilor mici §i de aceea 
ignora complet posibilitatea convergen|ei la un minim local nedorit.

La simularile facute pe calculator [16] astfel de probleme nu au aparut.
Se face remarca ca daca 1 /7,(cd)H2(cd) = 0, Vco, atunci y\t) = y2(t) §i

y2(t) = HM®yM, caz in care Hx (co) = —§i ambele sisteme pot fi identificate cu 
H2 (cd )

acuratete absoluta [17] chiar daca corespunde unui caz singular §i semnalele sursa 5//) §i 
s2(t) nu pot fi refacute.

Raportul —11 care apare in (4.44) poate fi interpretat ca raportul semnal/inter-

ferenja cand se estimeaza /72(cd) §i raportul \ care apare in (2.3.45) este raportul 

semnal/interferenta cand se estimeaza Hx (cd ).
Cantitatea / (cd) reprezinta informapa conpnuta in statisticile care sunt utilizate. Ea 

poate fi interpretata ca o funcpe de coerenja intre sfj) §i z^t).
Utilizand inegalitatea Cauchy-Schwartz se poate arata ca 0 < / (cd) < 1. Din acest motiv, in 
scopul reducerii varian[ei este indicat ca z^t) sa fie putemic corelat cu s,(t) astfel ca / (co) sa 
fie cat mai apropiat de unitate.

Un caz de interes special se obpne daca s,(t\ t=l,2,.._ este o secventa de variabile 
aleatoare independente, identic distribuite Deoarece cumulantul de legatura al variabilelor 
aleatoare independente statistic este nul, contribupile nenule la Z, (cd ) rezulta din componentele 
zt(^^p) cu $ =Q In consecinfa, in acest caz avem.

'■ = ------------ v„(,W)------------ (2J-«)

§i este o marime independents de variabila frecventa cd. zt(t) confine numai componenta 
zt 5, p) cu $=2

Daca se utilizeaza numai statistici de ordinul (p+1) atunci z,(r) devine un proces scalar 
§i (2.3.48) se reduce la:
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4zXzk(z)]2 

var{s.(O} • var{zy(z)} (2.3. 49)

care este marimea patratului coeficientului de corelatie intre z^t) §i s^t), Prin substituirea 
formulei lui z^t) in (2.3.49), sau mai general in (2.3.48), se obpne o expresie de forma 

concisa pentru It ca functie de cumulanti sau momente ale lui s^t).
Este ideal ca z^t) §i s^t) sa fie complet corelati astfel ca 4=1.

Daca st(t) este o variabila aleatoare binara (cu doua nivele), atunci se pot gasi 
totdeauna doua constante a §i b astfel ca

z. W = fr U W,—,si (/)) = a • st (/) + b (2.3. 50)

Intrucat zt{t) §i s,{t) sunt liniar legate, atunci ele sunt complet corelate §i 4=1, 
presupunand ca var{z.(z)} * 0, ceea ce implica ca cumulantul de ordinul (p+1) al lui s,(t) este 

diferit de zero. In acest caz I, obtine valoarea sa maxima §i nu mai poate fi adusa nici o 
imbunatapre prin combinarea statisticilor de ordine diferite.

intrucat (2.3.50) are loc indiferent daca 5,(1) este i. i. d. (proces cu e§antioane 
independente §i identic distribuite) sau nu, aceasta relatie este valabila pentru orice proces 
binar.

Daca sX/) nu este un proces binar, atunci combinarea statisticilor de ordine diferite 
poate reduce semnificativ variant erorii.

in [16] se da un exemplu in care se arata ca utilizarea simultana a statisticilor de ordinul 
trei §i patru conduce la reduceri semnificative ale varian{ei erorii.

Daca s,(t) nu este un proces i. i. d, calcularea lui I fa) poate fi foarte complicate 
intrucat apar contributii de la top § §i trebuie luata in considerare posibilitatea unui vector 
infinit dimensional zfa. Totu§i, daca s,(t) aparpne unei clase generale de procese liniare, 
adica:

sfa = F^fa (2.3. 51)

Fig. 2.3.1. (a) Procese semnal-model liniar 
(b) Reconstructia proceselor-sistem liniar

unde ^,(z) este un proces i. i. d. §i F, este un sistem L. T. I. (liniar §i invariabil in timp) (vezi 
Fig. 2.3.1 a.) atunci calculul performantelor care pot fi atinse poate fi inca simplificat:

Se presupune ca Fi, 7=1,2 sunt inversabile.
Ideea euristica este ilustrata in 

Fig.2.3.1.b.
Fie ufa = Lfa 0 v,(z)> * ~ ,unde 

Li, 7=1,2 sunt sisteme L. T. I. inversabile 
arbitrare. Deoarece cumulantii/polispectrele 
comuta cu transformarile liniare, este u§or de 
verificat ca expresia din (2.3.33) pentru 
varianta erorii asimptotice este invarianta la 
transformarile liniare asupra vectorului de 
date. De aceea, pentru scopul evaluarii 
performantelor se poate utiliza ufa), i = 1,2 
in locul lui vfa), 7 = 1,2. Daca se alege

= F~} este echivalent cu a calcula pe /;(co) utilizand ^,(z) *n l°cul lui sfa). intrucat £,(z) 
este un proces i. i. d. ,calculul este considerabil simplificat fata de cel punctat anterior. Astfel, 
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ca §i in cazul i. i. d., /,(co) nu este dependent de frecvenfa, §i utilizand definitia lui z,(t) 

aceasta se poate exprima u§or in termenii momentelor/cumulantilor lui W
Conceptul de aplicare a operapilor de filtrare liniara cu scopul de a produce semnale 

i i d pentru care evaluarea performanfelor devine mai simpla, sugereaza urmatorul algoritm in 
care se itereaza inainte §i inapoi intre ajustarea lui Li §i L2 utilizand una dintre variatele metode 
pentru egalizarea/deconvolutia oarba (de exemplu: [21], [22], [6], [23], [24], [25]) §i ajustand 
filtrele de decuplare Wi §i W2 utilizand criteriul propus. Utilizarea filtrelor de albire Li §i L2 
ne permite sa aplicam criteriul de separatie cu estimarea corelapei/spectrului numai la 8 = 0 §i 
de aceea se reduc semnificativ calculele

Daca sunt incluse statistic! de ordinul doi (p=l), atunci in loc de (2.3.44) §i (2.3.45) se 
obfin:

’■"W")) “ ZMTXSFTO <2J-521

531

unde / (®) este data tot de (2.3.47). Intrucat 0 < /t(®) < 1 expresiile (2.3.52) §i (2.3.53) au 
valori mai mici sau egale cu (2 3.44) §i (2.3 45) respectiv, indicand ca variance erorilor pot 
numai sa fie imbunatatite prin includerea statisticilor de ordinul doi.

Utilizarea statisticilor de ordinul doi este deosebit de importanta cand unul dintre 
semnale, spre exemplu s\t) este un proces gaussian. intrucat top cumulanpi de ordin mai 
mare decat doi ai unui proces gaussian sunt nuli, este u§or de verificat ca Z/®)^ in acest caz, 
§i expresia (4.45) a varianjei lui Wi devine infinita, indicand ca Hi nu poate fi identificat 
utilizand numai statistic! de ordin inalt. Prin incorporarea statisticilor de ordinul doi se poate 
obtine o variant! finita a§a cum indie! (2 3 53).

Un alt caz interesant este acela in care Hi este cunoscut §i se seteaza Wi=Hi. Atunci, 
varianfa erorii in ajustarea lui W2, adica variant erorii de estimare a lui H2 este data de: 

var{>T,(m)} « - W,(m)W2(m)|' (2.3. 54)

cand se utilizeaz! numai statistic! de ordin inalt,

(w / Il u / / \l2 1 - /X®)/^®)var{^2(<o)} « —11 ~ -------*5)

cand se utilizeaza numai statistic! de ordinul doi §i 

i ,
var{lf2(m)} ~ yy I1 - 0 “ (2.3. 56)

cand se combin! optim statistic! de ordin inalt cu cele de ordinul doi.
Relatia (2.3.56) arata ca daca M®)^, de exemplu, daca s\t) este un proces binar, 

atunci varianja lui W2 devine zero, indicand ca H2 poate fi identificat cu acuratefe absolut! 
(sub presupunerea erorilor mici). Trebuie remarcat ca din (2.3.52) §i (2.3.53) rezulta, in cazul 
cand se utilizeaza statistic! de ordinul doi, ca se pot estima ambele filtre de cuplare §i se obpne 
o variant! zero, cand semnalele de intrare sunt procese binare.
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Pe de alta parte, daca de exemplu cand s}(t) este un proces gaussian, atunci
nici o imbunatapre nu poate fi adusa prin utilizarea statisticilor de ordin inalt. De fapt se poate 
arata ca daca sj/) este gaussian, atunci membrul drept al relapei (2.3.54) este marginea 
inferioara Cramer-Rao pentru estimarea lui H2, indicand ca utilizarea statisticilor de ordinul doi 
este optima in acest caz. In particular, rezultatul din (2.3.56) arata ca chiar daca Hi este 
cunoscut, de exemplu Hi=0, ca in scenariul Widrow, atunci o imbunatatire semnificativa poate 
fi obpnuta prin incorporarea statisticilor de ordin inalt.

Un caz special, important, este daca //,(©) = 0 Vo §i atunci modelul de combinare 
devine:

= + (2.3.57)

^2W = ^(0 (2.3.58)

care este recunoscut ca scenariul reducatorului de zgomot al lui Widrow [1] in care ^(z) §i 
y2(t) sunt respectiv semnalele masurate la intrarile primara §i de referinta, s/r^este semnalul 
dorit, este semnalul de interferenta §i H2(t) reprezinta cuplarea semnalului de 
interferenta la canalul primar. In acest model se presupune ca nu exista nici o “pierdere” a 
semnalului dorit la intrarea de referinta. Rezultatele care apar in (2.3.54) la (2.3.56) sunt direct 
aplicabile acestui caz special unde se noteaza ca |1 - (w )H2 (co )| = 1.

In [16] se arata, pe baza unui exemplu, ca atunci cand st sunt mixturi gaussiene, prin 
combinarea optima a statisticilor de ordinul doi cu statistic! de ordinul patru, pentru a estima 
ambele filtre de cuplare, se poate depa§i in performanta metoda de ordinul doi care presupune 
cunoa§terea unuia dintre filtre. Aceasta sugereaza ca problema aparitiei erorilor asociata cu 
scenariul Widrow cand exista scapari ale semnalului dorit la senzorul de referinta poate fi 
depapta fara cre§terea variantei erorii. Cand §i s2 tind sa fie ambele semnale gaussiene 
simple, atunci varianta erorii de estimare a filtrelor tinde spre infinit p deci nu se poate realiza 
identificarea filtrelor de cuplare.

Condipa ca semnalele reconstruite v,(/) §i v2(r) sa fie statistic independente implica de 
fapt ca top cumulantii de legatura sa fie zero:

cun^v, (/), V, (/ - T,),..., V, (/ - T J, v2 (/ - t,+1 ),..., v2(t - t^,)) = 0 (2.3. 59)

pentru toti intregii p > 0, q > 1 §i pentru top ,..., .
Ecuapile criteriului din (2.3.1) §i (2.3.2) sunt cazuri speciale ale lui (2.3.59). Ecuatia 

(2.3.59) sugereaza sa se utilizeze ecuatii de criteriu aditionale intr-un efort de a reduce varianta 
erorii. Totu§i se poate arata ca varianta asociata acestor ecuapi adiponale este cu un ordin de 
marime mai mare §i de aceea imbunataprea este relativ minora.

2.3.1.3. Efectul zgomotului aditiv
Se considera cazul cand ie§irile canalelor de combinare sunt contaminate de zgomote 

aditive. In acest caz, semnalele observate sunt date de :

= ^(/) + H2(t)®s2(t) + n,0 (2.3. 60)

y2(t) = s2(t) + ® 5,(0 + n2(t) (2.3. 61) 
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unde n}(j) §i n2(j) pot reprezenta zgomotele de masurare sau ale senzorilor, erori de 

modelare, etc.
Prezenfa zgomotului aditiv poate cauza un efect de deplasare §i o cre§tere a varianjei de 

eroare.
Daca statisticile de legatura ale lui n\t) §i n2(t) sunt cunoscute a priori, sau pot fi 

masurate separat, efectul de deplasare poate fi esenpal eliminat prin extragerea contribupei lor. 
Se poate verifica u§or ca relatia (2.3.33)poate fi modificata pentru a mgloba efectul zgomotului 
aditiv asupra covarian|ei erorii, astfel:

cov {\V } «[zz (A + A J (2.3.62)

unde A este covarianta statisticilor vectorului estimat U in absenja zgomotului §i An reprezinta 

contribujia zgomotului la covarianta lui U De notat ca A„ este diferit de zero chiar daca 
n^t) §i n2(t) sunt legate gaussian §i utilizam numai statistic! de ordin inalt.

Aceasta relate poate fi utilizata pentru a deduce formule concrete pentru cazuri 
specifice a§a cum s-a procedat pentru cazul fara zgomot.

2.3.1.4. Reconstrucfia semnalului
O masura a performantei de separare poate fi raportul interferenfS /semnal (ISR) care 

este raportul spectrului de putere al semnalului de interferenta la spectrul de putere al 
semnalului dorit. Privind pe s2(t) ca interferenta la prima ie§ire §i ^(z) ca interferenta la a 
doua ie§ire, este u§or de verificat ca rapoartele interferenta /semnal de post procesare la prima 
§i a doua ie§ire, sunt date respectiv de:

(2.3. 63)
|1

ISR, (co) =  -------------------- ----------- (2.3. 64)
|1 - ^(co)/7,(<o)p/;Jco)

Ignorand efectele de ordinul doi §i utilizand (2.3.44) §i (2 3 45)respectiv, rezulta:

<2-3-65)

§i daca se incorporeaza §i statistic! de ordinul doi, atunci rezulta.

<»)] - gT + . I MIM (2.1 67)

~ • /,(<o) + IM - IMIM <2-3- 68>
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Trebuie notat faptul ca (co)] nu depinde de canalele de cuplare §i nici de

rapoartele interferenta/semnal preprocesate. El depinde numai de cantitatea de informatie 
continuta in statisticile care sunt utilizate prin cantitatile §i 72(q).

Autorii articolului [16] au folosit, cu bune rezultate, intr-un experiment de separare a 
semnalului vocal sistemul decorelatorului cu propagare inainte in care filtrele Wi §i W2 au fost 
alese de tip F.I.R. cu 129 de coeficienti, acoperind intarzieri de pana la 16ms. Pentru a ajusta 
filtrele de decuplare a fost folosit un algoritm de cautare de tip gradient pentru a minimiza 
criteriul din (2.3.15) unde vectorul U consta din corelatiile empirice (2.3.13) cu p=l §i p=3, 
6 =0 (statistici de ordinul doi §i patru) calculate utilizand 7=18000 e§antioane de date.

In sectiunile urmatoare sunt prezentati algoritmi care pot fi considerati cazuri 
particulare ale algoritmilor prezentati in acest cadru general.

2.3.2. SEPARAREA SURSELOR UTILIZAND STATISTICI DE 
ORDINUL DOI

Lindgren, Sahlin §i Broman [26] au tratat problema separarii surselor utilizand statistici 
de ordinul doi bazandu-se pe functii de intercorelatie.

Pentru a pastra unitatea prezentarii se vor folosi notatiile din aceasta lucrare.
Se considera ca semnalele §i s2 sunt rezultatul transferarii a doua semnale de tip 

zgomot alb §i respectiv £2 prin doua filtre de tip A R M.A. a§a cum se prezinta in Fig. 2.3.2:

X __________ u Gi
SI •

Fi ► Si

G? 
Fa

S2 * ► S2

Fig. 2.3.2. Modelul semnalelor Si $i Sj

Se presupune ca:
Cl. £i(h) §i ^2(w) sunt realizari ale unor 
secvente mutual necorelate §i identic 
distribuite, cu variant diferita de zero §i 
medie zero.
C2. Filtrele G^IF^z1) $i G^IF^z1) 
sunt asimptotic stabile.

Semnalele si §i s2 sunt combinate 
dupa modelul prezentat in Fig. 2.2.1 §i se

obtin semnalele y\ §i y2 care constituie intrarile decorelatorului cu propagare inainte prezentat 
in Fig.2.,2.

Algoritmul prezentat se bazeaza pe presupunerea ca filtrele Hi §i H2 sunt de tip F.I.R..
Se noteaza:

0 = ho - "20 - (2-3.69)

00= ho - ^o - (2.3.70)

unde Hi, H2, W\ §i W2 sunt vectorii coeficientilor raspunsurilor la impulsul unitate ai filtrelor
Hb H2, Wi §i W2
C3. Se face presupunerea naturala ca > N} §i M2> N2.

Cu aceste notatii se pot serie relapile:

vl(n,d) = yl(n)-W2Y1u,(n) (2.3.71)

v2(W,e) = ^(W)-^^w'(») (2.3.72)

unde
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>/''(") = .M"-1) - yAn~M^►or (2.3. 73)

r2W:(«) = [^2(«) yi(n~M2 -or (2.3. 74)

Functia cost care se minimizeaza prin algoritmul de gradient propus este.

A/ 2
/(©)= S (^(A©)) 

I M
(2.3. 75)

unde R* este intercorelatia semnalelor vi §i v2, data de relatia:

7<|V!(/,0)-E[v,(W-/,0)v2(W,0)] (2.3. 76)

Daca in local parametrului 0 se introduce parametrul 0 o atunci se anuleaza funcfia 
cost.

- 0 (2.3. 77)

Intercorelatia din relapa (2.3.76) poate fi scrisa astfel:

(/, 0) = Aj v, (n - /, 0) v, (n, 0)] =

= - 0 - w2ty2m((" - WyA") - ("))] =
r i r -• (2.3. 78)

= (” _ _ - i)y2 («)]+

Se introduc notatiile:

(2.3. 79)

(2.3. 80)

^V1(/) = ^{>'2(w-/)>’2(")] (2.3. 81)

•kj')=K(/) - ^(/+wi-o]r (2.3. 82)

r^!(/) = [^1,1W ••• *w(/ + A/2-l)]r (2.3. 83)

r^(/) = [^,(0 ••• Ry^(l + Ml- l)]r (2.3. 84)

R^W = [rw,(/) - rw(/+ M\ -1)]
(2.3. 85)

Cu aceste notajii rela|ia (2 3.78) devine:

(l) = R>w (!) ~ (/) - (/) + (i)W] (2.3. 86)
Gradientul functiei cost din relafia (2.3.75) poate fi calculat astfel
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W) = f 2^/,e\jz,e)
l=-M

(2.3. 87)

Conform autorilor acestui articol, acest gradient transformat in gradient stohastic al 
algoritmului, conduce la o slaba convergenta cand semnalele surselor sunt similare. Pentru a 
create viteza de convergent se folose§te un algoritm de tip Newton.

Algoritmul Newton utilizeaza matricea hessiana a lui J cu scopul de a recalcula 
gradientul utilizat in ecuatia (2.3.87).

Matricea hessiana nu este in general pozitiv definita §i din aceasta cauza cautarea poate 
fi dirijata in directii opuse celei corecte. Pentru a elimina aceasta incertitudine se folose§te o 
matrice hessiana modificata definita astfel:

^=2^/)
l=-M

(2.3. 88)

unde

~ aw. L J 

a^2 I a^ J

az^/)p^y 
a^” t a^2 J

aw2 < aw2 J
(2.3. 89)

Algoritmul Newton modificat este

0(/?) = 0(w -1) - 1 \y(n, Q(n -1)) (2.3. 90)

S-a stabilit ca pentru canale cauzale problema este una de identificare a parametrilor 
utilizand statistic! de ordinul doi daca sistemul canal contine cel putin o radacina in fiecare 
canal §i HXH2 este de faza minima. Totu§i aceste conditii pot fi relaxate.

Investigarea asupra proprietatilor de convergenta ale algoritmului dat de ecuatia 
(2.3.90) a condus la concluziile prezentate mai jos.
Pentru semnale surse cu F} = F2 = 1 rezulta ca o conditie necesara §i suficienta pentru 
convergenta este sa nu fie adevarate simultan urmatoarele afirmatii: 1-HXH2 este de faza 
liniara §i sursele au culoare identica.

Problema identificarii sistemului poate fi privita ca problema estimarii polinoamelor Gi, 
G2, Fi, F2 §i a filtrelor Hi §i H2. Trebuie notat ca problema separarii surselor necesita numai 
identificarea canalelor astfel ca semnalele surselor sj §i s2 sa poata fi refacute. Filtrele canalelor 
se presupun a fi de tip A R M. A. cu

a,

Ecuapile rezultante pot fi puse sub forma matriceala astfel: 

(2.3. 91)

1 A' A

Y - - 4 51 _
A
.4

1 s2 A A
A 4

(2.3. 92)
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unde Gi, G2,... sunt polinoame in z §i semnalelej/j, ^2,- sunt de timp discret, A, A2, £i §i ^2 
sunt monice §i Gi §i G2 sunt de faza minima.

Se presupune ca :
C4. Nu au loc anulari ale elementelor matricei spectrale Q - £[iTH] sau ale determinantului 

sau
In aceste conditii au loc urmatoarele proprietap:

Propozifia 1: in baza presupunerii C4, sistemul dat de ecuatia (2.3.92) este cu parametrii 
identificabili daca filtrele ambelor canale au mai multi poll decat zerouri.
Propozitia 2: In baza presupunerii C4, sistemul dat de ecuatia (2.3.92) este cu parametrii 
identificabili daca sursele sunt pur autoregresive, ambele filtre ale canahdui au cel putin un 
zero, 51 fdtrid A\A2-BXB2 este de faza minima, de grad mai mare decat cel al lui B\ .p B2.
Propozifia 3: Sistemul dat de ecuatia (2.3.92) cu un canal static, este cu parametrii 
identificabili local cu exact doua solutii daca sursele sunt colorate diferit, adica G} /Fx nu 
este proportional cu G./F, ^i produsul amplificarilor canalelor difera de unitate.
Propozitia 4: In cazul cd GJ I\ este proportional cu GjF2 $i canalele sunt statice, sistemul 
dat de ecuatia (2.3.92) nu mai este local identificabil.

2.3.3. ALGORITM DE GRADIENT BAZAT PE CUMULANTI DE 
ORDINUL TREI

In articolul [27] sc prczinta un algoritm de gradient bazat pe cumulanti de ordinul trei.
Se vor folosi, pe cat posibil, notapile din aceasta lucrare pentru a-i mentine o forma 

unitara.
Se considera decorelatorul simplu cu propagare directa prezentat in Fig. 2.2.2..
Autorul acestui articol considera ca filtrele Wi §i W2 sunt de tip F I R. avand gradele 

Ml §i respectiv M2. Se determina filtrele Wi §i W2 astfel ca sa fie satisfacute simultan relapile: 

vj* + 1), v2(k + zj] = 0 (2.3. 93)

cnf2(k)y v,(a +t), v,(i + ZA)] = 0 (2.3. 94)

In condifiile in care scmnalclc au medie nula, cumulantul de ordinul trei coincide cu 
momentul de ordinul trei, adica au loc egalitafile:

V'(k +V^k + '*)] = £[v><*)vi(A + ‘F(k + 'J] (2.3. 95)

v2(k + zj, v,p + zj] = £'[v2(*)v2(a + /Jp,^ + rt)] (2.3. 96)

Algoritmul folose§te urmatoarele doua egalitap evidente:
(*)”,(* + t^k + zj] = Afv.^p.p + t^k + zj] - + tf"(k + z j]

(2.3. 97)
4V*(*M* + cM* + )] = + ',)]- H?E[v2(k)v2(k + z;)//(k + Zt)]

(2.3. 98)
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Pentru a aproxima mediile statistice se folose§te o prelucrare pe blocuri 
mediile statistice sunt inlocuite cu mediile temporale ale blocurilor de date.

Se fac notatiile:

a datelor §i

R (- tt - X«) = cun^ < (n), v, (n + ), Y™ (n + tt)] (2.3. 99)

(2.3. 100)

r2(- It ~ v2(m + Z;), Y“2(n + tJ] (2.3. 101)

(2.3. 102)

^wl(«) = M") ••• j’/w-A/l+Of (2.3. 103)

rn")=k2(") - ^(«-A/2+i)f (2.3. 104)

=[v,(„) - v/n-Ml + Of (2.3. 105)

- v2(«-A/2 + l)]r (2.3. 106)

Initializarea algoritmului este urmatoarea:

»;(o) = oMI (2.3. 107)

^,(0) = 0M1 (2.3. 108)

pentru - tJmax < < 0, - tkmax </k<0

R>(-^-w)(o) = oMI (2.3. 109)

qi(-<4 = 0 (2.3. 110)

R2(-^-^)(o) = oM, (2.3. Ill)

q2(- X°)= 0 (2.3. 112)

Marimea blocurilor de date care se prelucreaza este notata cu /b.
Iterarea algoritmului:
• Pentru 0 < i <lb

V)(« - /■) = y} (n - i) - Wl (n - /J^2 (n - i) (2.3. 113)

v2(w - i) = ^2(h - /) - W}T(n - - /) (2.3. 114)
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R (- X") = 0 - *)R. (- 4 - X" - 4)+
t ] (2.3. 115)

+v* (" - 'M" -'+g)*T'(m _'+4)
'h i 0

R2(- h - = o - X)R=(~ 4 - ~ l^ +
. . ,f. (2-3.116>

+ X — v*(n - /)v2(n -i + tj j^2(" -i + tk)
'h I 0

q,(- 4 - = 0 _ XM_ 4 - 4m»'JX" - 4)+
• , zt > (2-3- H7)

+ A —£ v^n~ />,(« - i + t^y^n-i + h) 
‘b i 0

q2(- h = 0 - A)q:(- >„ - -1„) +
. J /t ! (2.3. US)

+ A—£ v"2(n - /)v,(n -i + t,)/,(h -i + h)
'h i 0

W = (?,(/>- l„) + n,R,(- /* - ■
• . \ (2.3. 119)

(q^- h -/tm„cX^-H/>r("_4)Ri(~4 -/*max/;Xw_4)/

^(") = »:(" - 4) + h2R2(- /* -
• . z i (2.3.120)

- {q;(- '*

Teoretic, acest algoritm nu poate fi aplicat semnalelor cu distribute simetrica deoarece 
o asemenea distribute anuleaza toti cumulantii de ordin impar, deci §i de ordinul trei.

2.3.4. ALGORITM DE DECORELARE A N SEMNALE BAZAT PE 
POLISPECTRE

In [45] sunt prezentati algoritmi de decorelarc a n semnale bazat pe criterii formulate 
cu ajutorul polispectrelor.

2.3.4.1. Formularea problemei
Fie n numarul de surse §i de senzori Se presupune ca semnalele celor n surse, care 

sunt de banda larga, sunt receptionate de n senzori xh Semnalele senzorilor sunt date de 
ecuatiile:

x. (0 = E X \ 0 - *) + e, (/)
j-1 k
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unde x^t) este observafia senzorului i, Sj(t) este semnalul sursei j, este coeficientul de ordin 
k al filtrului FIR. care cupleaza sursa j §i senzorul i, respectiv, Ky este gradul filtrului 
mentionat anterior, e^f) este zgomotul de masurare al senzorului i.

In vederea construirii algoritmului de decorelare, care, de data aceasta vizeaza 
reconstituirea tuturor celor n semnale provenite de la surse, se fac urmatoarele ipoteze:

A.l. st{t) este un proces stationar in sens larg, de medie zero. Pentru fiecare /, 
{s (/), z - 1,..., w} sunt mutual independente.

A.2. e^t) este un proces gaussian, stationar, de medie zero. Pentru fiecare t, 
{e, (/), z = 1,..., w) sunt independente de {si (/), z = 1,..., zz}.

A.3. Bispectrele P .(co1,o)2),Va1,o2, exista pentru toti s\t), unde * desemneaza 

complex conjugata.
Se noteaza

2cW = h(0 •’CnWf

eW = [eiW •••
Obiectivul identificarii oarbe §i separarii surselor este de a estima coeficientii canalelor

§ i semnalele individuale, sffy. Pentru a ridica nedeterminarea identificarii oarbe [46] se 
considera:

') =
ii ) = Ki2 =...= Km, Vz = l...,n.

2.3.4.2. Criteriu §i algoritm bazat pe bispectre

Se considera transformata Fourier a observatiilor:
%(co) = ^(co)5(co) + £(©)

unde A^cd), 5(co), E(®) sunt transformatele Fourier ale lui x(t), s(t) §i e(/), respectiv, §i

k=0 k=0
A^= ■ ;

_k=Q k=0

Se dore§te eliminarea efectelor de contaminare datorate lui A prin utilizarea unui sistem 
de reconstructie nxn, H conform relapei:

= 7’(o)5(®) + //(®)4co)
unde ?’(©) = 7/(®)j(®), K(<n) reprezinta transformata Fourier a vectorului semnalelor 

reconstruite XO = [j'AO ?i ^(<»), X03) eC"x”.

Criteriu: Se presupune ca exista un set de frecvente {w,n, I = 1,...,z) astfel ca

P -co(,’)*O;/ = 1,...,Z, 7 = 1,...,m (2.3.122)
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P (<o1'"/ = q = V -,n (2.3.123)
WoV 7

Senoteaza: Aco(/) =cot/fl) -co(/). Sc presupune ca:
det 7(0) * 0 <2-3-124>

det r(w''’)*O, / = (2.3.125)

det 7’(Aw('1) * 0, / = - 1 (2-3-126)

Atunci, sub ipotezele A. 1-A.3, / = 1,sunt matrice de permutare generalizate

/p^PA^"’) (2.3.127)

unde P este o matrice de permutare $i a(wuI) este o matrice diagonala nesingulara daca

P = 0; / = 1,...,L. (2.3.128)

P .(©•' ",-®in) = 0, l = 2,...,L. (2.3.129)
y.y^ V /

pentni toti i, j, k= 1,... ,n; jk
Se reaminte§te faptul ca o matrice este de permutare daca are un singur element diferit 

de zero pe fiecare linie pe fiecare coloana, acel element fiind egal cu unitatea.
Justificarea acestui criteriu este urmatoarea: 
Se expliciteaza bispectrul:

* g2 g' (2 3 130)

9i q? 
Conform ipotezelor A. 1., A.2. §i condipei (2.3.128) rezulta:

Z = 0 (2.3. 131)
9 

pentru top ij,k=\,...n\jk. 
Avand in vedere ipoteza (2.3.122) §i impunand ca pentru fiecare j §i k determinantul 

sistemului (2.3.131) sa se anuleze, se obpne:
fl = 0 (2-3.132)
9-1

Conform cu (2.3.124) din (2.3.132) rezulta:

n^''')7^®''^0 (2.3.133)
9>

Fara a se pierde din generalitate, se presupune ca = 0 §i atunci,

impunand ca sistemele (2.3.131) sa aiba solupi ^w.(w(/),-co(/)) 0, trebuie ca toti cofactorii 

elementelor de pe prima coloana a determinantului sistemului trebuie sa se anuleze. In aceste 
conditii rezulta:

fl 7U®l,))7*:;(a)',))7pi(0) = 0; p = (2.3.134)

unde TpX (0) desemneaza cofactorul elementului Tp} (0).
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Se presupune ca 0, astfel ca ^(o) = 0 pentru totip=l,...,n §i
9=2 

n
atunci rezulta: det T(ti) = £(- 1 Tpl(6)fp\6) = 0, ceea ce contrazice ipoteza (2.3.124).

p=i

Astfel, rezulta ca:

(2.3.135) 
9=2

in mod similar se obtine ca:

(2.3.136)
9=r

Cu aceasta s-a demonstrat ca
= 0; j,k,q = j < k (2.3.137)

Semnificapa relapilor (2.3.137) este ca produsul oricaror doua elemerjte de indice 
diferit de pe fiecare coloana a lui T(co(/)) este nul. Rezulta ca pe fiecare coloana exista cel mult 
un element nenul. Intrucat se presupune valabila condipa (2.3.125) rezulta:

7’(<b,'))= l = \...,L (2.3.138)

La fel cum s-au demonstrat relapile (2.3.137) se poate demonstra, pnand cont de 
(2.3.123), (2.3.126) §i (2.3.129), ca

J <k> (2 3 139)

/ = 2,...,Z
Relatia (2.3. 139) demonstreaza ca elementele care sunt nule in cazul relapei (2.3.137), 

sunt nule la orice frecventa, deci sunt efectiv egale cu zero. Aceasta inseamna ca matricea 
P(o)(Z)) nu depinde de frecventa, deci relapa (2.3.127) este demonstrata §i criteriul enuntat este 
justificat.

Se remarca faptul ca relatiile (2.3.122) §i (2.2.123) sunt satisfacute daca sursele au 
functii de densitate de probabilitate asimetrice.

Utilizand (2.3.121), ecuapile (2.3.128) §i (2.3.129) sunt satisfacute daca Vp g{1,...,w}

k > p (2.3.140)
^P

Z J < p <2-3-141>
^p

<2-3-142) 
q*p

Observatia 1: intrucat obiectivul este sa se obpna 
r(co(/)) = I = 1,...,L

unde a(o(/)) este o matrice diagonala nesingulara arbitrara, este convenabil sa se presupuna 

ca Hpp((i)^^ = 1, p = 1,...,m. Atunci (2.3.140), (2.3.141) §i (2.3.142) sunt liniare in 

,w), q = \,...n §i pot fi rezolvate prin procedura celor mai mici patrate.
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Observaliu 2: Solupa H M(co *l}), p e {1, • • •, - 1, • • •»

demonstrapa criteriului, a$a ca pentru orice H \ j< P?

depinde numai de 

a$a cum reiese din

”), j<p,q = l...... //, date, se vor utiliza relatiile (2.3.140)-(2.3.142) pentru a rezolva

P *= {I,---,"}, </ = 1,—," S' altemand intre diferiti p = se obtine o

procedura iterativa pentru ajustarea lui //(wu'

Din (2.3.125) $i (2.3 127) rezulta:

^(co'^A =
4,.PK(»") - 4,.P'K(«>B)J

(2.3.143)

in care A '(col'!) = X„(<o<,!)) ?i {/,Pentru a elimina

scalarea necunoscutS a vectorilor coloana din (2.3.143), se impart vectorii coloana prin primele 
lor elemente §i se obtine matricea:

zc*--’
W" YQ-1""
W zo*".

Algoritm:
1. Se estimeaza bispectrele observatiilor P . (cd^-,-cd (/-), P . (cd 

unde ^cd^^,/ = sunt frecven|e preselectate pentru l = §i

, q2, q^ = 1,..., n, folosind eventual procedura demodulatelor complexe [47],
2. Se determina //(co(n) prin rezolvarea (2.3.140)-(2.3.141) §i apoi 7/(cd^), 

I = 2,..., L prin rezolvarea (2.3.140)-(2.3.142) in ordinea precedence!.
3. Se calculeaza ^(w(n) pentru l = $i se estimeaza a(̂  rezolvand seturi de 

ecuapi liniare.
4. Se aplica transformata Fourier rapida estimatelor §i se obpne ^(co) = z4(co)Pr .

5. Se calculeaza S(w) - se folose§te transformata Fourier inversa
pentru a reconstrui sursele.

Trebuie aratat ca nedeterminarea de ordonare a vectorilor coloana ai matricei A §i a 
surselor, nu se poate elimina fara o anumita informatie adifionala sau anumite constrangeri care 
trebuiesc introduse [48],

In [45] se afirma ca, intr-un mod asemanator, s-a dezvoltat un algoritm bazat pe 
trispectre.

Simularile au fost realizate generandu-se pe calculator trei semnale construite cu acela§i 
model autoregresiv de ordinul doi, excitat de secvente mutual independente §i identic 
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distribuite, de variabile aleatoare cu distribute exponential! Coeficientii filtrelor FIR au fost 
ale§i aleator in intervalul [-1,1]. S-a considerat un caz simplificat, fara zgomote adiponale. 
Numarul de coeficienji care trebuia determinat era de douazeci §i unu. Matricea ^(co(n) a fost

calculate la opt frecvente date de co• %, I = 1,...,8 .

In urma testelor s-a constatat ca algoritmul converge la solutiile dorite. Viteza de 
convergenta este foarte mare, fiind necesare doar 3-5 iteratii pentru a calcula matricea 

dorita pentru fiecare I e {1,.
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2.4. ALGORITMIBAZATIPE CRITERIUL PLAUZIBILITATII 
MAXIME FOLOSITI IN SEPARAREA SEMNALELOR

In probleme de intensificare a semnalului dorit in prezenfa zgomotului, in cazul 
masuratorilor cu senzori multiplii, fiecare semnal recepfionat va confine atat componente de la 
sursa de semnal cat §i componente provenite de la sursa de zgomot. Intrucat sistemele care 
cupleaza semnalul §i zgomotul la senzori sunt necunoscute, problema se complica §i devine una 
de estimare a semnalului §i de identificare a sistemului.

O abordare a problemei intaririi semnalului in cazul unui sistem cu doi senzori este 
prezentata in [29], In acest caz semnalul dorit (semnal vocal) este modelat ca un proces 
gaussian autoregresiv, zgomotul este modelat ca un proces gaussian alb §i sistemele de cuplare 
ca filtre F I R. finite, invariabile in timp, liniare. Problema este formulata ca una de estimare de 
plauzibilitate maxima (ML), §i algoritmul de solutionare este de tip estimeaza §i maximizeaza 
(EM) iterativ. Algoritmul rezultant consta in aplicarea iterativa a filtrului Wiener datelor 
provenite de la cei doi senzori pentru a estima semnalul §i zgomotul §i utilizarea acestor 
estimate pentru a identifica sistemele de cuplare §i parametrii spectrali ai semnalului §i 
zgomotului.

Pentru a lucra cu semnale, zgomote $i sisteme de cuplare nestationare, in [29] se 
sugereaza ca algoritmul sa fie aplicat asupra unor blocuri de date consecutive folosind o 
fereastra alunecatoare. Aceasta abordare presupune doua cerinfe contradictorii. Pe de o parte, 
fereastra trebuie sa fie suficient de scurta astfel ca algoritmul sa raspunda schimbarilor 
nestafionare din statisticile semnalului §i zgomotului. Pe de alta parte fereastra trebuie sa fie 
lunga cu scopul de a imbunatafi stabilitatea statistica a semnalului rezultant §i a estimatelor 
parametrilor. De asemenea, fereastra trebuie sa fie lunga pentru a obtine un algoritm in care 
filtrarea Wiener noncauzala in domeniul freevenfa sa poata fi aplicata.

O abordare alternative este cea in domeniul timp [30], In aceasta abordare se 
modeleaza semnalele observate ca ie§iri ale cate unui sistem liniar, dinamic, stohastic, 
necunoscut $i se aplica algoritmul EM pentru estimarea simultana a semnalului, zgomotului, a 
sistemelor de cuplare §i a parametrilor spectrali ai semnalului §i zgomotului. Algoritmul, 
asemanator celui din [29], folose§te in locul filtrului Wiener noncauzal, un netezitor Kalman. 
In [28] netezitorul Kalman din [30] este inlocuit cu un filtru Kalman, obtinandu-se un algoritm 
secvential care opereaza asupra datelor ponderate exponential pentru a permite o buna 
adaptare la nestafionaritati Abordarea prezentata poate fi aplicata atat la problema 
intensificarii semnalului, cand este receptionat cu un singur senzor, sau, poate fi aplicata in 
situafii cand numarul de senzori nu este in mod necesar egal cu numarul surselor de semnal.

2.4.1. FORMULAREA PROBLEMEI

Fie sistemul de amestec al semnalelor prezentat in Fig.2.4.1. Se presupune ca sursa de 
semnal dorit, s(t) §i sursa de zgomot se afla in acela§i mediu Se instaleaza doi senzori, 
intr-un astfel de mod, incat unui dintre ei (senzorul primar) zx(t) sa masoare semnalul dorit, iar 
celalalt (senzorul de referinta), z2(0 sa masoare zgomotul. Semnalul §i zgomotul sunt 
amandoua captate de fiecare dintre senzori. Propagarea zgomotului la senzorul primar este 
modelata cu filtrul A iar propagarea semnalului la senzorul de referinfa este modelata cu filtrul 
B Filtrele A §i B se presupun de tip FIR, invariabile in timp, liniare §i cauzale de grade q §i 
respectiv r
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Fig. 2.4.1. Problema intensificarii semnalului.

Semnalele z\(t) §i z2(0 masurate de cei doi senzori 
sunt modelate astfel:

zM = XO+- *)+eiW (24-1) 
k=0

W = w(z) + 2 bks(t - k) + e2(t) (2.4. 2)
k^O

unde n {MLo sunt coeficienpi

raspunsului la impulsul unitate ai filtrelor A §i 
respectiv B, iar ei(Z) §i e2(0 sunt surse de zgomot aditionale §i sunt incluse pentru a reprezenta 
erori de modelare, zgomotul senzorului §i zgomot de masurare. Variabila independenta t 
reprezinta timpul de e§antionare normalizat.

Se presupune ca £i(/) §i e2(Z) sunt procese albe, independente statistic, de medie zero, 
repartizate gaussian, cu variantele gi §i g2 respectiv.

Semnalul dorit, s(t\ este modelat ca un proces autoregresiv AR de ordinul p care 
satisface ecuatia cu diferenje:

XO = ~Zaks(t - k) + (2.4. 3)
^1

§i zgomotul w(t) este modelat prin:

(2.4. 4) 

unde us(t) §i ujj) sunt procese gaussiene, albe, normalizate (de medie zero §i varianta 
unitate).

Se presupune ca us(j), ujj), e\(t) §i ^2(Z) sunt mutual independente.
Se definesc vectorii:

sr(t) = [^Z - r) s^t-r +1) • • • (2.4. 5)

^(0 = [w0 - + - w(/)f (2.4. 6)

a = [a, ••• a,]7 (2.4. 7)

3 = aq-\ "■ ^o] (2.4. 8)

b = [br br_. ••• (2.4. 9)

Cu aceste notatii, relatiile (2.4. l)§i (2.4.2) pot fi scrise sub forma:

zM = s(i) + qTwq(i) + eXi) (2.4. 10)

22(f} = w^) + bT sr(t)+e2(t) (2.4. 11)

§i (2.4.3) poate fi rescrisa astfel:
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40 = ~a% X' “ 0 + (2’4‘12)

Se noteaza cu ^vectorul parametrilor necunoscuti:

0 = [aT aT bT g, g„ g, g:] (2.4.13)

Trebuie remarcat faptul ca anumite componente ale lui 3 pot fi cunoscute a priori, de 
exemplu anumite variance de semnal, depinzand de aplica|ie.

Dandu-se datele observate: 

z-{z,(/),z,(/):/-l,2............. (2.4.14)

se dore§te sa se gaseasca cea mai buna estimate posibila a semnalului dorit s(t). Daca se 
interpreteaza “cel mai bun” in sensul uzual al minimizarii erorii patratice medii (m.s.e), 
estimata de semnal optimala este obtinuta prin executarea a§teptarii condiponate a lui s(t) 
dandu-se datele observate z. Aceasta a§teptare condiponate necesita cunoa§terea anticipate a 
vectorului 3. Intrucat 3 este necunoscut, trebuie rezolvata problema mai complicate care 
conste in estimarea semnalului concomitent cu identificarea parametrilor.

O abordare ar fi se se calculeze estimata ML a lui 3 §i se o utilizem pentru a genera 
estimata semnalului. Estimata ML 3^, a lui 0se obtine rezolvand:

§ ml = moax Iog/Z(z;6) (2.4.15)

unde log/z(z;0) este plauzibilitatea logaritmice, adice logaritmul densitepi de probabilitate a 

datelor observate z. Maximizarea din (2 4 15) este o optimizare multidimensionale complicate 
care este §i foarte dificil de rezolvat. Evitarea acestor greuteti se face prin utilizarea unei 
metode iterative eficiente, bazate pe algoritmul EM pentru rezolvarea simultane a problemei de 
estimare a semnalului §i a parametrilor indicati mai sus.

2.4.2. UTILIZAREA ALGORITMULUI EM PENTRU 
INTENSIFICAREA SEMNALULUI

Algoritmul EM este de fapt o metode iterative pentru gesirea estimatelor parametrilor 
ML El lucreaze cu notiunea de “date complete” (care vor fi definite ulterior) §i itereaze intre 
estimarea plauzibilitetii logaritmice a datelor complete, utilizand datele observate (incomplete) 
§i estimata parametrului curent (pasul E) §i maximizarea funcpei de plauzibilitate logaritmice 
estimate pentru a obtine o noue estimate a parametrului (pasul M).

Mai exact, fie y datele complete legate de datele observate z printr-o transformare 
neinversabiie (multe la una). Fie0(/) estimata curente a lui 3 dupe I iterapi ale algoritmului. 
Atunci urmetorul ciclu de iterare este specificat in doi pa§i astfel:

Pasul E: Calculeaze:

= ^[•og (2.4. 16)

Pasul M:

max ^(@,0 )—>0(/f,) (2.4.17)
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unde log/r^g) este plauzibilitatea logaritmica a lui y_ este a§teptarea

conditionata cand se da Z=z calculat in raport cu estimata parametrului curent 9(/).

Ideia euristica este ca se dore§te alegerea lui 0 pentru a maximiza plauzibilitatea 
logaritmica a datelor complete^. Intrucat log/y^;g) nu este disponibil (deoarece datele 

complete nu sunt disponibile), se maximizeaza a§teptarea lor cand se dau datele observate z §i 
estimata parametrului curent . intrucat am utilizat 9(/) in locul valorii adevarate a lui# , 

a§teptarea conditionata nu este exacta. Astfel, algoritmul itereaza, utilizand estimata 
parametrului curent pentru a imbunatati a§teptarea conditionata asupra ciclului de iterate 
urmator (pasul E) §i astfel, sa imbunatateasca estimata parametrului urmator (pastil M). Daca 
2(9,61) este continua in 9 §i 9^, algoritmul converge monoton la un punct stationar al lui 

log/z(z;9), adica a functiei de plauzibilitate logaritmica observata (vezi [32]), unde fiecare 

iteratie create valoarea plauzibilitatii. Desigur, se poate intampla, ca in toti algoritmii “de 
prindere a maximului”, ca punctul stationar sa nu fie un maxim global, §i astfel cantarea trebuie 
sa se faca pomind din cateva puncte de start sau de pe o grila initiala.

Pentru a aplica algoritmul EM trebuiesc specificate datele “complete” % Fie s vectorul 
de dimensiune (N1 r) al e§antioanelor de semnal:

s = {sO):-'' +1 t < N} (2.4.18)

§i fie w vectorul de dimensiune (N+q) al e§antioanelor de zgomot:

w - +1 < / < n} (2.4.19)

Se presupune ca ordinele r §i q ale functiilor de transfer ale filtrelor B §i A sunt mai 
mari decat ordinul p al modelului semnalului dorit. Acesta este cazul tipic daca, de exemplu, 
semnalul dorit este vocal §i functiile de transfer modeleaza acustica incaperii. Sub aceasta 
presupunere, vectorii 5 §i w contin toate e§antioanele de semnal §i zgomot care afecteaza datele 
observate z.

Datele “complete” y_ sunt definite prin:

z 
s 
w

Conform regulii lui Bayes, rezulta:

A t’§)=/^Uli^e) 

= A U 9) ■ fw te e) • f  ̂Uk e; 0) 

unde (5; 9) este functia densitate de probabilitate a lui s, A(>v;g) este functia densitate de 

probabilitate a lui w §i ’-) este de densitate de probabilitate conditionata

cand se dau s §i w.
Logaritmand ambii membrii ai relatiei (2.4.21) se obtine:

log fi @) = log fs U 9) + log fw (w; 9) + log fz\sw(z|5, w; g) (2.4. 22)

(2.4. 20)

(2.4. 21)
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Din (2.4.12):

log fs($e) = log/(y,(0)) - y log2ngs - E[s(/) + a' sp(t -1)] (2.4. 23)
/-I

Din (2.4.4):

N i Nlog/4w\§) = log/^/O))-—log27tg„ - —E^W <2-4- 24^

Din (2.4.10) §i (2.4.11):

1osZZish (4^. = - y'og2^, -
g' (2.4.25)

-y Iog2jtg, -y-^[z2(/)-H'W-^r?rW]
2 ^^2 r=l

Substituind (2.4.23)-(2.4.25) in (2.4.22) §i presupunand ca N » pq ca sa se poatS

log A §) = C - y log gs - ~ E [XO ~ a’X-. (' -1)] -

-ylogg,_
2 2 <51 r 1

- y log g2 - ~ E [^2(0 - - bT sr (z)]2
^52 fl

(2.4. 26)

unde C este o constanta independents de 0.
In continuare se considers a§teptarea condiponatS dandu-se z la valoarea parametrului 

0(/) §i se obpne:

^(e.e1'’) = Fyn [log f, (k0)|z] = c

unde

a(6.e('’) = -ylog^-

1 N r - ~=U) (/) — [•:~1
-T—E +2«r^ .O-OXO +ar^ .O-lX^^-l) a

f=i L

\ N 1 A=—«)0.(0,9'") = -ylogg. --—E"' (')
t 1

(2.4. 27)

(2.4. 28)

(2.4. 29)
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= -ylogg, - yrZ ^20)-2X0( ZiW + ^0 ’ - 
z Z51 r=l -

- 2arw,W( zM + 2aTwq(l)s(t)(' + aT wq(t)wTq(t) a
(2.4. 30)

zf(z)-2u'(z)z20) + w’2(z) -

- 2b1 sr(t) z2(l) + 2b‘ s^1)^(1) + b‘ sr(t)s‘r (t) b

= L\ _ -

unde se delineate (•) = E&} [{zj.

Determinarea lui Q(o,0(z)) (pasul E) necesita numai calcularea lui x(/) §i
--- ------------------ (/)

x(0*r W , unde x(t) este definit prin:

x(0 = [^(0 : ^w]r =

+ 0 ••• XO • w(t-q+\) ••• w(/)j
(2.4. 32)

Intrucat depinde numai de a §i gs, J depinde numai de gw,

03(o,0(/') depinde numai de a §i gi, §i 24(0,0(/') depinde numai de b §i g2, maximizarea lui 

2(§,0(/)) (pasul M) se decupleaza in maximizari ale cate unui termen din (2.4.27) in raport cu 

parametrii corespunzatori. Mai mult, aceste maximizari pot fl rezolvate analitic. Algoritmul 
rezultant este:

Pasul E: Pentru / = 1,2,...,TV se calculeaza:

x(j) ' = E^n [i(')k] (2.4. 33)

x(t)xT(t) =EQ(,)[x(0ir(d|z] (2.4.34)

Pasul M: Se calculeaza:

=(/+l) 
a = -

_ f=1

,0-0
(if -1 N _____________________ ZM

ZX-iO-DXOZ=1 (2.4. 35)

=(M

& =
1 fjL=(/) =(/+!)

+«' •
N
X 

r=l

^-,0-iMO 1 (2.4. 36)

=(/+!) 1 A (2.4. 37)

=(/+l)
67 =

’=1

N 1 z n z m "1
r=! I w— <,0) J (2.4. 38)
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= 1 r r —i/} a

Si = -2X') *■(')+ (2.4. 39)

F”=
_ M

A I rH L J M L JJ

(2.4. 41)

Acest algoritm are o forma intuitiva. In pasul E se utilizeaza estimata parametrului 
curent 0(/) pentru a estima statistic! suficiente ale semnalului dorit §i ale zgomotului. Pasul M 
se decupleaza dupa cum urmeaza: Ecuapa (2.4.35) este solutia Yule-Walker pentru parametrii 
AR, in care statisticile suficiente ale semnalului sunt inlocuite cu estimatele lor curente. 
Ecuatiile (2.4.38) §i (2.4.40) sunt, respectiv, solupile celor mai mici patrate pentru a §i b bazate 
pe statisticile suficiente estimate. Parametrii de amplificare din (2.4.36), (2.4.37), (2.4.39) §i 
(2.4.41) sunt medii simple ale nivelelor de putere corespunzatoare.

Daca anumip parametrii de amplificare sunt cunoscup a priori, ei nu mai trebuiesc 
estimap §i se elimina ecuapile corespunzatoare.

Intrucat algoritmul se bazeaza pe metoda EM, el converge monoton la estimata ML a 
lui Q sau, cel pupn, la un punct staponar al funcpei de plauzibilitate logaritmica. El, de 

. —(/) —(/)
asemenea furmzeaza estimata semnalului dorit s(t) , care este componenta (r+1) a lui x(t)

Calculul a§teptarilor condiponate din (2.4.33) §i (2.4.34) poate fi realizat utilizand 
ecuapile de netezire Kalman. Pentru aceasta se reprezinta relapile (2.4.10)-(2.4.12) sub o 
forma de ecuapi de stare:

x(/) = 0x(/-l) + G«(/) (2.4.42)

^W = + (2.4.43)

unde x(z), care este vectorul de stare, este definit in (2.4.32), iar ceilalfi termeni din (2.4.42) ?i 
(2.4.43) sunt definip prin:

z(/) = [zi(0 (2.4. 44)

«(0 = KO) Mor (2.4. 45)

e(/) = [^,(0 (2.4. 46)
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unde

(2.4. 47)

’0 ••• • •• 0 1 a a , • .......... a0
br br-X • .......... b, 0 - • •• 0 1

(2.4. 48)

(2.4. 49)

(2.4. 50)

<DS 0 “|$r + l

. 0 + 1

0 1 0 ................... 0

(2.4. 51)

Se define§te de asemenea matricea de covarianta de dimensiune 2x2 a lui e(t).

Sy 0 (2.4. 52)
0

Acum, sa reprezentam a§teptarile conditionate din (2.4.33) §i (2.4.34) (pasul E) astfel:

1 = I-C (2.4. 53)

(2.4. 54)

unde se definesc
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- Ev'
(2.4. 55)

z(l),z(2),...,z(«) (2.4. 56)

Se noteaza prin d>(,), G1'1, H{l}, $i R“! matricele $, G, H, ?i R calculate cu estimata 
parametrului curent 0 = OU1. Atunci, utilizand ecuapile de netezire Kalman, ?• Pt\„ pot fi

calculate in trei etape, astfel:
Ecuatiile depropagare: Pentru /= 1,2,.. .,N se calculeaza:

ptn = 4>(' ) U)
-< u»-i

(2.4. 57)

= r-pr-i
(2.4. 58)

cu condipile inipale p1^ ji .

Ecuatiile de actualizare: Pentru f=l,2,.. ,,7V se calculeaza:

b"^
+ K»[?W-J (2.4. 59)

(2.4. 60)

unde / este matricea identitate, $i este ca§tigul Kalman dat de relatia:

A?’ = +RW ]' (2.4. 61)

Ecuatiile de netezire: Pentru t=N,N-1,..., 1 se calculeaza:

e7’.=e: l} +S(/!ru(/) -<D(/)u(/)
nf i 1L—

1]

(2.4. 62)

p(0 _ p( /) . _ pU)
i|t i 'dt iJ°f i (2.4. 63)

unde

(pippin' fit ] (2.4. 64)

Pentru a inipaliza ecua(iile de netezire Kalman trebuiesc specificate p^ §i P^. In 

cazul cuplarii slabe se pot utiliza datele senzorilor adica primele (r+1) ejantioane ale lui zi(f) $i 
primele 1) e$antioane ale lui z2(t) pentru a specifica p’^ . Covarianfa inipala poate fi 

evaluata prin calcularea covarianjelor e$antioanelor Aceste estimate inipale pot fi apoi 
imbunStSpte iterativ prin utilizarea estimatelor finale de la ciclul de iterate anterior, adicS 

Eoio “ How 5 row robv •

Algoritmul EM pentru starea de legStura $i estimarea parametrului din modelele de 
spapi de stare dinamice liniare a fost dezvoltat in [33] $i [34] Algoritmul prezentat aici poate 
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fi vazut ca o extensie a acestor metode la problema intaririi semnalului utilizand doua canale de 
receptie.

Algoritmul EM converge sigur la un maxim local al functiei de plauzibilitate. De aceea, 
cu scopul de a asigura convergenta la maximul global, trebuie utilizata o procedura buna de 
inipalizare. Presupunand cuplarea slaba a semnalului dorit s(t) la al doilea senzor (referinta), se 
poate initializa b ca fiind vectorul zero, §i se poate aplica metoda LMS [1] pentru a obtine o 
estimata inifiala a lui a.

In cazul unei cuplari putemice, utilizarea metodei din [14] este sugerata pentru 
extragerea estimatelor initiate atat pentru a cat §i pentru b. Ace§tia sunt parametrii cei mai 
important pentru scopul estimarii, sau iterarii, semnalului dorit.

Rata de convergenta a algoritmului EM este determinata de partea din covarianta 
datelor “complete” care poate fi prezisa utilizand datele “incomplete” (observate) (vezi [35] §i 
[36]). tn problema noastra rata de convergenta este determinata de nivelele de putere gi §i g2 
ate zgomotelor aditive. De aceea, pentru a obtine o convergenta rapida, este recomandabila 
supraestimarea lui gi §i g2 la starea initiala a algoritmului.

Toti ceilalti parametrii a, gs, §i gw pot fi initializati calculand estimata celor mai mici 
patrate a semnalului §i zgomotului din datele senzorilor, in cazul unei cuplari slabe, sau pot fi 
initializate arbitrar. Rezultatele experimentale au aratat ca initializarea parametrilor spectrali ai 
semnalului §i zgomotului are un efect scazut asupra evolutiei convergentei algoritmului.

Complexitatea de calcul a algoritmului EM prezentat este determinata de ordinele 
(<?+l) §i (r+1) ate sistemelor de cuplare, care sunt dimensiunile vectorilor a §i b respectiv. De 
exemplu, in problema intaririi semnalului vocal, sistemele de cuplare, care reprezinta functiile 
de transfer acustic din mediul camerei sunt tipic modelate ca filtre F I R. cu cel putin cateva 
sute de coeficienti. Astfel, in pasul M al algoritmului, (2.4.38) §i (2.4.40) sunt, din punct de 
vedere al volumului de calcul, cu cele mai mari cerinte, intrucat necesita inversarea unor 
matrice cu dimensiunile (#+1 )x(<?+l) §i (r+l)x(r+l), respectiv. In pasul E al algoritmului este 
necesara implementarea ecuatiilor de netezire Kalman pentru estimarea unui vector de stare de 
dimensiune (#+r+2). Ecuatiile de netezire (2.4.62) §i (2.4.63) sunt din punct de vedere al 
volumului de calcul cu cele mai mari cerinte deoarece ele necesita inversarea matricelor de 
dimensiune (^+r+2)x(^+r+2). Se poate exploata structura matricelor O, G, H §i R cu scopul 
de a simplifica calculele necesare (vezi considerentele urmatoare). De asemenea trebuie aratat 
ca exista o varietate de metode, de exemplu, algoritmul radacina patrata, care pot fi utilizate 
pentru a implementa ecuatiile Kalman mai eficient [37],

2.4.3. ALGORITMI SECVENTIAL/ADAPTIVI

Algoritmul din sectiunea precedenta a fost dezvoltat sub presupunerea ca semnalul §i 
zgomotul sunt procese stationare §i ca sistemele de cuplare sunt invariante in timp. In multe 
situatii practice, semnalul dorit (de exemplu semnalul vocal) este mai de graba un proces 
nestationar, cu parametrii spectrali variabili in timp §i parametrii §i by caracterizand filtre de 
cuplare care pot fi, de asemenea, variabile in timp, datorita schimbarilor in conditiile de 
propagare din mediu, sau datorita schimbarilor in geometria sursa-receptor in timpul 
intervalului de observare. In esenta, exista o situatie in care vectorul de stare x(t), care confine 
e§antioanele de semnal §i zgomot, depinde de vectorul parametru variabil in timp 0(f) §i se 
dore§te un algoritm adaptiv care sa fie capabil sa urmareasca parametrii care variaza.

O abordare ar fi sa se presupuna ca semnalele observate sunt stationare peste o 
fereastra de timp fixata §i sa se aplice algoritmul asupra blocurilor de date consecutive.
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O abordare alternative, §i in mod sigur mai atractiva, este sugerata de structura 
algoritmului A§a cum s-a stabilit, algoritmul itereaza intre starea de estimare, utilizand 
netezitorul Kalman, §i identificarea parametrului. Pentru a obpne un algoritm 
secvenpal/adaptiv, se inlocuie§te netezitorul Kalman prin filtrul Kalman, necesitand numai 
ecuapile de propagare urmate de ecuapile de actualizare. In acest fel, starea la un moment de 
timp particular / este estimate utilizand numai e$antioanele de date curente §i trecute, §i nu sunt 
necesare ecuapi pentru netezire care sunt, din punct de vedere al volumului de calcul, mai 
expansive. In acest scop se sugereaze incorporarea pondererii exponentiale in actualizarea 
estimerii parametrului, pentru ca efectul e§antioanelor de date trecute relativ la datele noi se fie 
mai redus. Ponderarea exponential este efectiv echivalente cu o operate de fereastra 
alunecetoare. In fond, intrucat suntem interesap de un algoritm adaptiv on-line, se sugereaze 
restrictionarea numerului de cicluri de iterare. In particular, se realizeaze numai o iterate per 
e§antion de date (adice, se inlocuie§te indexul de iterare printr-un index de timp). Prin aceasta 
se obtine un algoritm complet secvenpal in care estimata sterii (semnalul) este generate 
utilizand un filtru Kalman inainte, ai cerui parametrii sunt continuu actualizap.

Se noteaze estimatele lui x(t) §i x(/)xr(Obazate pe datele observate la momentul t §i 

estimata parametrului curent 0(z) prin:

= ^(2), • • •, z(/)] = gd, (2.4. 65)

SOI')*’' Ok) = [iW/OfeO), z(2),.... z(0] = H„, 14 + 7 dr <2-4- 66>

In plus, se noteaze prin <Df , Gt, Ht §i Rt matricele <D, G, H §i R calculate la 0 = 0(0. 
Atunci, p §i sunt calculate recursiv astfel:

Ecuatiile de propagare:

1 = , (2.4. 67)

Pt ^tT ^OtGtT 

cu condipile impale p §i .

Ecuatiile de actualizare:

(2.4. 68)

(2.4. 69)

unde

(2.4. 70)

+^]'

In continuare se exploateaze structura matricelor O, G, H §i R cu 
eficient ecuatiile de filtrare Kalman.

Fie p j partiponat dupe cum urmeaze:

(2.4. 71)

scopul de a calcula
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(2.4. 72)

Fie p subvectorul—p (p x 1) inferior al lui p2 (sau subvectorul (p x 1) inferior al lui

-2
(2.4. 73)

Fie partitionata astfel:

pj V+i
l|r-l PL p^_ $7 + 1

t+t
<7+1

~p„ ^12
^13 ^4 II

PT1 12
^22

^3 ^4 Ir
PT r13 PT r23 P33 P34 11
PT7 14 PT r24 p^

r 1 9

(2.4. 74)

Fie urmatoarea submatrice a lui P22:

^=[ rjtr

o p
§i fie urmatoarea submatrice a lui :

(2.4. 75)

P KJU (2.4.76)

p 
astfel ca F^ este submatricea inferioara dreapta de dimensiune (p x p) a submatricei P22. 

Fie Ap urmatoarea submatrice a lui P24:

24 LAJ^

Fie a §i b partitionati astfel:

(2.4. 77)
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(2.4. 78)

(2.4. 79)

Pentru a simplifica notapile in cadrul matricelor, se va utiliza 0 in locul lui 0(0, §i $,

G, H §i R in locul lui <Pf , Gt, Ht §i Rt, respectiv.
Substituind (2.4.49) §i (2.4.72) in (2.4.67) rezulta:

O 0 p
(2.4. 80)

unde

(2.4. 81)

o (2.4. 82)

Substituind (2.4.81) §i (2.4.82) in (2.4.80) se obtine:

(2.4. 83)

Substituind (2.4.49), (2.4.74) §i (2.4.47) in (2.68) rezulta:

p =2 t|r-i

1__
__
__
_
1

X 0
+ GGT

0 PT^T w sw s

0 P 0T '5 W M'
0 P

+ GGT
(2.4. 84)

unde

-a (2.4. 85)

-r,a
-arr; arrwg
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<!> P <t>T w ww w

2 I Ra ^4 fiT 0
o or I -arJ_P„ P2i[l 0

^4 fi'

-arA, 0

(2.4. 86)

'0 /TP„ P34T0r 0
.0 orJ[_Jp^ P^}/ 0

>44 O'
0T 0

(2.4. 87)

§i GGt este o matrice care are numai doua elemente diferite de zero:

(2.4. 88)

Substituind (2.4.85)-(2.4.88) in (2.4.84) se obtine:

p„ -Pp^ P24 0 " v
pG|r-1

-*TrTp 
PL

aTrppa + gs 
-hTpa

-a?A, 

P^

0
0

XI

or 0 fir Sw _ $1
<-> <-> <-> <->

r 1 9 1

unde se observa ca matricea 7^,, este simetrica.
Substituind (2.4.72) ?i (2.4.89) in (2.4.69)-(2.4.71) se obtine:

(2.4. 89)

2iW + «rH;,-«rE4
(2.4. 90)

O P o5 W 1

(2.4. 91)

unde Dt este definita de

~rpa + P24at

D = ^r^q + g.-a^^

-A^a + P^

^22^1 ^a-^o
- arr; bx + ^(g/r^a + gs) XI

PL^x - Ap«>0 X? (2.4.92)
X1

§i Ft este o matrice simetrica 2x2 definita de relatia:
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F,=
f" fn (2.4. 93)

unde

/n =«ir^i -2afApa + arrppa + gs +a„gw + g, (2.4.94)

Zz = - 2b. ■ b\r,a + b-(aTVppa + gj + gw + g2 (2-4- ’5)

fn = ax-b.-ax XTpa - + A0(arrppa + gs) + a.gw (2.4. 96)

Relatiile (2.4.83) §i (2.4 89) constituie ecuapile de propagare, iar relatiile (2.4.90) §i 
(2.4.91) constituie ecuapile de actualizare.

In urma acestor raponalizari s-a ajuns la situapa ca, in loc de a avea de multiplicat 
matrici de dimensiune (q+r+2)^(q+r+2\ a§a cum s-a sugerat in ecuapa (2.4.68), termenul cel 
mai expansiv, din punct de vedere al necesitaplor de calcul din implementarea eficienta, este o 
forma patratica t^Vu, unde u este un vector de dimensiune q sau r.

Pentru aplicatii specifice intaririi semnalului vocal intr-un mediu acustic zgomotos, 
subiect al efectelor de reverberate sau propagare pe cai multiple, dimensiunile r §i q ale 
filtrelor F I R. ce caracterizeaza funcpile de transfer acustic, tind sa fie foarte mari (de ordinul a 
cateva sute de coeficienp), in care caz, raponalizarea ecuatiilor filtrului Kalman conduce la 
reduceri semnificative ale volumului de calcule.

Estimata parametrului 0(/) este obpnuta din (2.4.35)-(2.4.41) prin inlocuirea indicelui 
de iterare / prin indexul de timp / utilizand numai datele pana la momentul curent t §i 
incorporand ponderarea exponenpala. Astfel:

T 1
(2.4. 97)

(2.4. 101)
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(2.4. 102)^0+0=

(2.4.103)

unde ys, yw, ya, yb, y1 §i y2 sunt ponderi exponentiate reale, preselectate intre 0 §i 1, care 
specified fereastra efectiva in estimarea diferitilor parametrii. s

In continuare se vor transforma relatiile (2.4.97)-(2.4.103) intr-o forma recursiva 
pentru a se obtine un algoritm complet secvential care sa fie capabil sa urmareasca schimbarile 
de nestationaritate din structura datelor.

Se definesc marimile:

= X - ’0 = y,4i0 - i)+,(t - 10 (2.4.104)
T=1

T~1

420 = L X* - i0XtIt)=y^O -1)+Sp-Xt - i|t)Xt|t) 
T~1

(2.4. 105)

^0) = Z =y^1 -1)+^Mt)
T=1

(2.4. 106)

Q10 = Z y 7 ’*'2 G0= y „2i 10 - D +w2 (t| r) T=1
(2.4. 107)

4i0=Z Yr^o)^ W1)=MnO - 0+ 
T~1

(2.4. 108)

420 = L Y7[*,(t0- z,(t) - w,(t|t)Xt|t)] =

= Ya420 -1) + [if, G0 • W - wi(I(TlTXTlT)]
(2.4. 109)

4,0 = S y!,’t[zi2(x) - 2s0t)- M*)+52(t0] = 

= Y^C' - 0 + [zfW - 2s(^)- Z1W +
(2.4. 110)

410) = S Yr^W^r 04) = Y6410 - 1) +^GlTkr 0T) (2.4. Ill)
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(2.4.112)

= y^X1 - 0+- *;W -

B22(0 = S ’[^(t) - z,(t) + w2 (t|t)1 =
” L J____ (2.4.113)

= hB-J' -1) + [‘2 (0 - Zh^t)- z2(t) + w2(t|t)]

Apoi, utilizand relafiile (2.4.104)-(2.4.113) in (2.4.97)-(2.4.103) se ob{in urmatoarele 
formule recursive pentru actualizarea estimatelor parametrilor:

S770 = -O)V')
= r- ~ ------ = =——=— - =1 (2.4. H4)

=«(0 - , (' - ilOX'k)+0 - ikX >0 - ’10 ■ ^(OJ

g7^ = Y7^[^2W + a70 + 0«12] (2.4.115)

^(' + 0 = , (0 (2.4.116)
* Ym

a(z + l) =4/(042(0
=a(0 + 4/(Of^Ok)- 2/0 - ‘M'kM'IO- ^('kh^OlO-^o] (2 4H7)

+ = + (2.4.11«)

*0 + 0 = b,,'(0b,2(/)
= *0+0+B-'(/)^,(<k)- z2(0 - *;(^0wW0~ SrOkMdd Fo] <24 n9^

^0 = M (2.4.120)

Acesta nu mai este un algoritm EM ?i nu exista nici o demonstrape ca el converge 
Totusi, intrucat algontmul constS, in esentA, dintr-un filtru Kalman ai cArui parametrii sunt 
continuu actualizap, in condipi de staponaritate $i ergodicitate este posibil sA se confirme 
convergent) Aceasta este o problemA incA ne aprofundatA Metoda expusA este numai o cale 
de a genera algoritmi secvenpal-adaptivi. Se poate utiliza modelul spapu de stare din (2 4 42) 
5i (2 4 43) ca un punct de pomire $i se pot aplica metodele de eroare de predictie din 1381 si 
[39] direct pentru a obtine algoritmi adaptivi §i secvenpali. H l J *
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2.4.4. ALGORITMI BAZATI PE GRADIENT

Ca o altemativa la algoritmul EM, se considera clasa algoritmilor bazati pe gradient 
pentru gasirea estimate! ML a parametrului:

g(M) = 0(0 + (2.4.121)

unde, ca §i mai mainte, 0(/) desemneaza estimata lui 0 dupa / ciclii. Daca A(z;0) este o 

matrice diagonala constanta, independenta de z §i 0, se obtine algoritmul conventional al celei 
mai rapide coborari, unde elementele diagonalei lui A sunt marimile de pas utilizate pentru 
actualizarea estimatelor diferitilor parametrii in timpul iterarilor. Pentru marimi de pas suficient 
de mici, algoritmul celei mai rapide coborari converge liniar la solutia ML dorita sau, cel pupn, 
la un maxim local al functiei de plauzibilitate. In [40] s-a aratat ca algoritmul EM are o rata de 
convergent lineara langa punctul de convergent Daca A(z;0) = -//’(z;©), unde //(z;0) 

este matricea hessiana definita prin:

, . d2log/z(z;0)
e) =------ (2.4.122)

se obtine algoritmul Newton-Raphson. Daca A(z;0) = J ’(0), unde j(g) este matricea de 

informatie Fisher (FIM) definita prin:

d2 log /z(z,Q)

5g2

diog/z(z;0)T diog/zU;§)

50 50

(2.4.123)

se obtine algoritmul de estimare [40], Algoritmii Newton-Raphson §i de estimare poseda o 
rata de convergenta superliniara (patratica); dar convergenta lor poate depinde mai critic de 
conditiile de initializare decat in cazul algoritmului celei mai rapide coborari.

Calculul gradientului logaritmului plauzibilitatii dlog/z(z;0)/dO prin diferentierea 

directa a functiei log/z(z;0) este foarte complicat. El conduce la a§anumitele derivate de 

senzitivitate care sunt efectiv ecuatiile de filtrare Kalman (adica ecuatiile de propagare §i de 
actualizare) in raport cu parametrii necunoscuti (vezi [38] §i [42]). Metoda ecuatiilor de 
predictie din [38], [39] necesita de asemenea calcularea derivatelor de senzitivitate.

O abordare altemativa pentru calcularea estimarii din modelele de stare dinamice este 
propusa in [43]. Ea se bazeaza pe identitatea lui Fisher [44]: 

31og/z(z;0)
-------- ----------- = E°

^logA^e)

5g
(2.4. 124)

unde, ca §i inainte, z reprezinta datele “incomplete” (observate) §i y reprezinta datele 
“complete”. Identitatea lui Fisher arata ca estimata datelor observate (“incomplete”) este egala 
cu a§teptarea conditionata a datelor complete.
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Substituind (2.4.26) in (2.4.124) ?i efectuand operatiile de diferenpere $1 a?teptare 
indicate, componentele vectorului de estimare sunt date de :

^log/zk^) = - 0 + ar^iG - O^-iO - o] (2.4. 125)

log/?(z;0) = - + -kXp(0 + 2aTsp l(t - l)X0 +
(2.4. 126)

(' - 0^ ,0 - Os]

(2.4. 127)

— log fz (z;0) = — ^z,(t)*' (/) - s(l)w‘q (t) - a' (/)j (2.4. 128)

J- log f7. (z; §) = - + yr s P W - 2 (OXO + -V2 (0 - 2aT w * (r) • z, (/) +

+ 2ar (0^1

^-Iog/Z(z;§) = — (0 - w'O)/ - &rsr(0<(0] (2.4.130)
co g2 „)I J

p N 1 N T “ " =
log fz (z; 0) = - — + —r £ z2 (0 - 2z, w(t) + w2 (/) - 2bT sr (z) • z, (z) +

gz gz gz " _______ _______ (2.4. 131)
+ 2bT sr(t)w{t) + bTs, (z)^(z)*]

unde ( ) = £9[ |z]

Se observa ca (2.4 125)-(2.4 131) depind de datele z numai prin a?teptarile 
condiponatex(z) = £o[x(0|z] $i x(t)xT(t) = EQ[x(z)xr(0|z]. Astfel, daca se dore?te sa se 

aplice metoda celei mai rapide coborari, atunci, substituind (2.4.125)-(2.4.131) in (2.4.121) se 
objine algoritmul urmator:

Estimarea semnalului: Pentru /=1,2,.. .,N se calculeaza

(2.4.132)

x(/)xr(/)' ’ = F.^ [x(/)xr (r)|z]
(2.4.133)

Estimarea paramet
, , ,, ... c i N

rilor:

=(7^1) =(/) Oa 1
_ ~ - =(/) ’ 2-i

g, N'1
s„At- l)s(r) + S^t - l)4,(t- if’a'*

(2.4.134)
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=(M)
Ss +y-yZ^(O +2“ ^10-0X0

--- <1) =—------- =( Z) =m 1 (2.4.135)

i-Mr"2 7 H’
5 1 A (ri

Xr *1 f=l
(2.4. 136)

(2.4. 137)

=(M
Si +y+s^ -

==(/)=—-<n =(o =(/) =(/)—. (/)=(/)
-2a wg(/) z\t) + 2a‘ m^W-KO +«' ^,(^(0 a

=(M) =(/) 5» 1 ZA Z\ (XT,b = b +=<• —£yrW -sr(‘)sr(t) b

=iw> r s2>=u) 82 i *r 2,. „ ^Tx^
Si =U-vJ^ + ^(O-z^OMO +w (/) -

=(/)=(/) =(/)==(/) =(/) U)=(n
-2^ 5r(r) z2(/) + 2M sjt)w(t) + bT sr(t)sTrW * 

(2.4. 138)

(2.4. 139)

(2.4. 140)

unde 8a, 8S, 8W, 6a, 8b, 81 §i 82 sunt marimile de pas utilizate in algoritm.
Cea mai remarcabila calitate a acestui algoritm este ca el are aceea§i forma ca §i 

algoritmul EM specificat prin (2.4.33)-(2.4.41). El consta intr-un pas de estimare a semnalului 
urmat de un pas de estimare a parametrului. In plus, pasul de estimare al semnalului este 
identic in ambii algoritmi §i poate fi implementat utilizand ecuatiile netezitorului Kalman. 
Singura diferenta consta in actualizarea estimarii parametrului.

Intrucat (2.4.134)-(2.4.140) nu necesita inversari de matrice, ele pot fi mai u§or 
calculate, comparativ cu ecuatiile (2.4.38) §i (2.4.40) ale pasului M al algoritmului EM.

Este important de notat ca pe langa algoritmul EM, a carui rata de convergenta depinde 
de specificarea datelor complete, viteza de convergenta a algoritmului celei mai rapide coborari 
depinde numai de marimile de pas care sunt utilizate. Aici s-a utilizat notiunea de date 
complete numai ca un mecanism pentru calculul gradientului log-plauzibilitatii.

Se poate alege pentru initializare algoritmul EM, cu scopul de a garanta convergenta 
monotona, §i apoi se poate continua cu algoritmul de gradient, pentru actualizarea 
parametrului, cu beneficiul reducerii necesitatilor de calcul. Se poate, de asemenea, sa se 
incorporeze algoritmul Newton-Raphson sau de estimare cu scopul de a accelera evolutia langa 
punctul de convergenta. Pentru acest scop este necesar calculul hessienei sau FIM (vezi 
considerentele din [43]).

Ca §i in cazul algoritmului EM, pentru a converti algoritmul de gradient intr-un 
algoritm secvential adaptiv, se sugereaza inlocuirea netezitorului Kalman, utilizat pentru 
estimarea starii (semnalului), cu ecuatiile de filtrare Kalman (2.4.67)-(2.4.71). Apoi, pentru a 
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ob|ine estimata paramctrului 0(/), se sugereaza inlocuire medierilor cumulative 
care apar in (2.4.134)-(2.4.140) prin cel mai actual termen din suma, §i inlocuirea indexului de 
iterare / prin indexul de timp / Cu aceste modificari, se obpn urmatoarele formule recursive 

pentru actualizarea componentelor lui 0(/):

a(r +1) = a(/) - • [s , (t - ikX'k) + 0 - lkX-> 0 ” ^0 ’ ^0)] (2‘4‘141)
g,0) L

gA‘+0=f1 - g,0)+• [s~ Ok)+2^T 0) • v>0 - 'kX'k)+
k 2 2 2 L (2.4. 142)

^O^O"^)^-^^')]

ZFO = (i - +T • "W <2-4-143)

a(i +1) = a(t)+i= • [ »e, Gk) • (0 - OkX'k) - it,0kX Ok) • «0)l (2-4-144>
gM L J

gOM = fl - y g0)+• ko) - 2r,(O®+?Okj -
____ 27 2 L ___ ____ ___ (2.4. 145)

- • »t,Ok) ■ MO+2ar(r) ■ wq OkX'k)+«rW • *,010^010 • «0)]

g770 = ^+irsXzk)z20)-U'kM'kh^^ <2-4-146)
gz(‘) L J

g. (/ +1) = f 1 - y g2 (/) + • k (0 - 2z, (t)w(t\t) + w2 (/|r) -
. — — — __ . (24- 147)

- it7 (/) • sr Ok) • z2 (0+2bT (/) • sr OkM'k)+*7 (0 • sr OkM Ok) ■ *W]
Din nou, estimarea semnalului este identica atat pentru algoritmul secvential EM cat §i 

pentru algoritmii de gradient secvenpali. Diferenja consta numai in actualizarea estimate! 
parametrului

2.4.5. REZULTATE EXPERIMENTALE

Algoritmii prezentap in Secpunea 2.4., conform cu [28], au fost testap de autorul 
articolului in urmStorul context: Semnalul dorit, s(t\ este vocal. Semnalele w(/), ex(t) §i e2(t) 
sunt zgomote gaussiene albe generate de calculator. Sistemele de cuplare A §i B simuleaza 
caracteristicile acustice ale unei camere. Acestea sunt filtre F.I.R. de ordinul 128 adica 

Nivetal spectral al lui ^(/) este setat astfel ca SNR, adica puterea medie a seninalului 
dorit raportata la puterea medie a semnalului rezidual, la primul senzor (primar) sa fie de OdB 
§i la al doilea (de referin|a) de -26dB Nivelele surselor de zgomot independente ex(t) §i e2(0 

68

BUPT



sunt cu 34dB sub nivelul lui w(t). Semnalele masurate, z\(t) §i z2(/) sunt generate utilizand 
ecuatiile (2.4.1) §i (2.4.2).

In general, semnalul vocal este bine modelat printr-un proces AR de ordinul 10. 
Totu§i, experimente preliminare cu diferite ordine au indicat ca este suficient, §i uneori 
preferabil, sa se utilizeze modele de ordin mai scazut. In acest experiment s-a utilizat un model 
autoregresiv de ordinul doi.

In aplicarea algoritmilor au fost estimati numai coeficientii raspunsului la impuls al 
filtrului A al sistemului de cuplare §i parametrii semnalului dorit a §i gs. Celalalt filtru al 
sistemului de cuplare, B, §i nivelele spectrale ale semnalelor w(r), e\(t) §i e2(0 se presupun 
cunoscute.

Mai intai s-a implementat algoritmul EM secvential, care consta din estimarea starii 
utilizand ecuatiile de filtrare Kalman (2.4.67)-(2.4.71) §i estimarea parametrilor utilizand 
ecuajiile (2.4.114), (2.4.115) §i (2.4.117). Inversa matricei (128x128) din (2.4 117) a fost 
actualizata la fiecare 100 de e§antioane de date. Ponderile ya, Y* §i Ya au fost alese egale cu 
0,995, corespunzand unei ferestre alunecatoare de lungime efectiva 138 (0,995138=0,5). Cu 
aceasta setare se obtine un algoritm adaptiv, care este capabil sa urmareasca caracteristici care 
variaza in timp ale ambelor semnale (intrucat ya, Y^l) §i ale filtrului de cuplare necunoscut 
(intrucat ya<l). Pentru initializare s-a aplicat metoda LMS [1], (sub presupunerea ca B este 
zero), utilizand primele 300 de e§antioane de date ale semnalelor z\(t) §i z2(t), pentru a se 
objine o estimata initiala a lui a §i a semnalului vocal s(t\ O estimata initiala a lui a este 
obtinuta apoi printr-o ajustare, utilizand metoda celor mai mici patrate, a estimatei semnalului 
initial la un model AR de ordinul doi. Nivelul spectral al semnalului a fost setat la valoarea 
initiala gs=100. Vectorul de stare initial a fost ales utilizand primele (r+1) e§antioane ale lui 
z\(t) §i primele G/+1) e§antioane ale lui z2(t\ covarianta starii a fost initial setata la o matrice 
diagonals ale carei prime (r+1) elemente diagonale sunt toate egale cu valoarea initiala a lui gs 
§i celelalte (</+l) egale cu nivelul de zgomot gw.

In urma testarii algoritmului §i postprocesarii SNR, adica a raportului puterii medii a 
semnalului s(t) la puterea medie a semnalului eroare s(t) - s(t), a fost 23dB, indicand o intarire 
de 23 dB fata de datele originale ale senzorului. Algoritmul a convers la o estimata curata a 
coeficientilor filtrului in aproximativ 1000 de e§antioane de date, corespunzand la 0,1s pentru 
frecventa de e§antionare de lOKHz. Nivelul gs urmare§te cu fidelitate puterea semnalului vocal 
original.

Al doilea algoritm implementat este cel secvential de gradient care consta in realizarea 
actualizarii estimatei parametrilor utilizand ecuatiile (2.4.141),(2.4.142) §i (2.4.144). Marimile 
de pas 5S §i ba au fost toate egale cu 0,995. Vectorul de stare §i covarianta sa au fost 
inipalizate ca §i in cazul precedent. De data aceasta, filtrul de cuplare A a fost setat initial la 
zero (adica o=0) §i estimata initiala a lui a a fost obtinuta printr-o ajustare, utilizand metoda 
celor mai mici patrate, a modelului autoregresiv de ordinul doi al lui s{t\ utilizand primele 300 
de e§antioane ale lui zi(/). Nivelul de semnal a fost initializat arbitrar la gs~100. In urma 
experimentelor, dupa postprocesare, s-a obtinut in acest caz, SNR=8dB, care este un rezultat 
considerabil mai scazut decat 23dB imbunatatire obtinuta cu algoritmul EM secvential. Totu§i, 
o mai atenta postprocesare a SNR, folosind o fereastra alunecatoare de 100 e§antioane, arata o 
imbunatatire de peste lOdB §i uneori 20dB in timpul segmentelor de semnal vocal mai 
stafionare. Algoritmul a lucrat rau in timpul perioadelor de lini§te. La audierea calitativa, 
semnalul vocal estimat, manifesto o imbunatatire notabila fata de datele senzorului. Zgomotul 
de fond a fost mai evident intre cuvine, dar cuvintele propriuzise au fost clar, inteligibile. 
Calitatea perceputa nu este atat de buna ca §i cea obtinuta cu algoritmul EM secvential.
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Avantajul important al algoritmului de gradient secvenpal consta in simplitatea sa. El 
nu presupune nici o inversare de matrice §i in consecinja , necesita numai aproximativ 2% din 
operapile cu virgula mobila necesare pentru algoritmul EM secvential.

Acest algoritm lucreaza mai bine cu inijializare arbitrara EM secvential. Cand A a fost 
initial, setat la zero, algoritmul EM secvenpal a avut probleme de convergent, in timp ce 
algoritmul de gradient converge foarte repede in intervalul de 2000 de e§antioane.

Am prezentat aceste rezultate experimentale cu scopul de a avea termeni de comparape 
cu rezultatele experimentale prezentate in Capitolul 3.
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2.5. AGORITMDEDECORELAREDER1VATDIN 
REDUCATORUL DE ZGOMOT ADAPTIV LMS

2.5.1. TRANSFORMAREA ALGORITMULUI LMS AL 
REDUCATORULUI DE ZGOMOT IN ALGORITMUL SAD AL 

DECORELATORULUI SIMETRIC

A§a cum s-a aratat in Introducere, pentru reducatorul de zgomot LMS al lui Widrow 
[1], raportul semnal-zgomot la ie§ire este, in cel mai bun caz, egal cu raportql zgomot-semnal 
de la intrarea de referinta. In cazul procesarii semnalelor provenite de la arii de senzori, acest 
fenomen a fost denumit inversiunea de putere.

Intr-un articol, [49],autorul, pomind de la schema reducatorului adaptiv de zgomot, se 
ajunge la sistemele de decorelare simetrice, care pot realiza decorelarea utilizand algoritmi 
foarte asemanatori LMS-ului.

Pentru o mai clara prezentare a problemelor in Fig.2.5.1 se considera sistemul de 
amestec al semnalelor surselor din Fig. 2.2.1, in Fig. 2.5.2 se prezinta schema reducatorului 
adaptiv de zgomot, in Fig. 2.5.3 se reia schema decorelatorului simetric cu propagare inainte, 
iar in Fig. 2.5.4 schema decorelatorului simetric cu propagare inapoi.

Fig.2.5.1. Modelul de insumare a semnalelor provenite 
de la doui surse.

Fig. 2.5.2. Reducatorul adaptiv de zgomot

Fig. 2.5.3. Decorelator cu propagare directs. Fig. 2.5.4. Decorelator cu propagare inapoi.

tn deducerea algoritmilor se vor folosi urmatoarele notatii. 
Suprafata de performanta (funcpa cost): (A:)],
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Vectorul coeficienplor filtrelor: 

Intercorelatia in punctul m.

Vectorul intercorelape:

Interspectrul:

hl,(a)=p,o(*) - 

C^m) - ApWX* - »»)]; 

C^=[(\(0) - ^(£)f;

unde indicii /=1,2 desemneaza numarul canalului, Lx reprezinta dimensiunile filtrelor Ws, E[ ] 
reprezinta operatorul de a§teptare (mediere statistica), iar ^[ ] este transformata Z §i k
reprezinta indicele de timp normat.

Se presupune ca semnalele si(£) §i s2(k) au media nula §i sunt statistic independente §i 
deci necorelate. Pentru algoritmul SAD, care va fi dedus, este necesara numai cerinta de 
necorelare, adica:

- /w)] - 0; Vw (2.5. 1)

In accasta sectiune demonstrable sunt date pentru semnale de zgomot alb, identic 
distribuite, stationare, cu variantele §i o? respectiv. Cu toate acestea, ideile generale §i 
formularea finala sunt utile §i pentru semnale care nu sunt zgomote albe.

Pentru inceput se presupune ca filtrul Hi din Fig. 2.5.1 are coeficienfii raspunsului la 
impulsul unitate nuli §i se considera reducatorul de zgomot adaptiv din Fig. 2.5.2.

Criteriul de performanta al reducatorului de zgomot LMS clasic este de a minimiza 
energia £](£) a estimatei semnalului v\(k). Pentru un filtru FIR adaptiv, £,(£) este o suprafata 
de eroare patratica cu un singur optim. Minimizarea erorii in raport cu coeficientii filtrului este 
echivalenta cu obtinerea unei conditii de necorelare intre semnalul estimat, vx(k) §i o referinta 
de zgomot y2 (k).

^i(^) =

= 2E

= -2CVivsm = 0,...,L2

In consccinta, in punctul de minim avcm:

—----- = 0 <=> (v (m) = 0; m = 0,
dw2m '■2

(2.5. 2)

(2.5. 3)

Ecuatiile de mai sus sunt valabile pentru toate tipurile de semnale.
Pasul de adaptare din “gradientul coborarii pe suprafata eroare” poate fi reinterpretat ca 

fiind “rezolvarea ecuatiei de anulare a intercorelatiei cu ajutorul algoritmului lui Newton” care 
pentru semnale de tip zgomot alb, devin:

(2.5. 4)
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2

m (2.5. 5)

C lift}
= ----- (2.5.6)

’ m

Prin inlocuirea valorilor a§teptate cu estimatele e§antioanelor instantanee §i printr-o 
( 2

alegere corespunzatoare a lui y0<y<2=>0<p< — , se obtine:

W2m(k + 0 = W2m(k) + " »')) (2.5. 7)
s

Cautarea lui zero prin metoda Newton este deci un algoritm de decorelare adaptiv 
(AD), care este identic cu algoritmul LMS.

Daca au loc “scapari de semnal” de la sursa primara la intrarea de referinta, atunci 
decorelarea trebuie sa fie realizata intre o estimata a zgomotului necorupta de semnal v2(k) §i o 
estimata a semnalului necorupta cu zgomot vi(£). Estimata zgomotului necorupta de semnal 
poate fi obtinuta prin adaugarea unui filtru simetricHj a§a cum este prezentat in Fig. 2.5.3. 
Algoritmul de decorelare adaptiva simetrica (SAD) se deduce din (2.5.7) inlocuind y2(k) cu 
v2(k) §i adaugand formulele simetrice pentru Wi„:

w,„(A + l)-H'ln(A) + n,(v2(^)v1(A-M)); n-Q,...,L} (2.5.8)

w2,Ak + 0 = m = 0,...,L2 (2.5. 9)

Din punct de vedere numeric, algoritmul dat de relatiile (2.5.8) §i (2.5.9) corespunde 
algoritmului Newton-Raphson simplificat de cautare a zerourilor intercorelatiilor, in care 
valorile a§teptate au fost inlocuite prin estimatele e§antioanelor instantanee. Daca setul de 
ecuatii (2.5.8) §i (2.5.9) converge, Vi(k) §i v2(k) vor fi decorelate in raport cu cele doua filtre:

(^(m) = - m)] = 0; m = 0,...,Z2 (2.5. 10)

C„iV (n) = E[v2(A)v1(^-«)] = 0; n = 0,...,L, (2.5.11)

Nu se afirma aici ca setul de decorelare (2.5.8) §i(2.5.9) converge automat la solutia 
corecta. Acest lucru va fi analizat ulterior.

Dupa cum se §tie, solutia corecta se obtine cand filtrele adaptive devin egale cu filtrele 
de generare, adica F^(z) = §i JP2(z) = H2(z). Semnalele originale sx(k) §i s2(k) pot fi 
reconstruite, printr-o postprocesare, utilizand sistemul de bucle autoregresive ca in Fig. 2.2.3, 
a caror functie de transfer este data de:

i -

Aceasta organizare a algoritmului este numita implementare cu propagare inainte.
Un factor important este cauzalitatea filtrelor adaptive. Pana acum s-a presupus ca 

filtrele sunt cauzale, dar ,de fapt, este necesar ca filtrele sa fie strict cauzale. O condifie 
necesara pentru implementarea corecta este ca cel putin unul dintre coeficientii de ordin zero ai 
filtrelor de generare §i adaptive sa fie egali cu zero:
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w10 = = 0 sau w2o = h20 = 0 (2.5. 13)

Motivele pentru care este necesara aceasta restrictie sunt urmatoarele:
Motivul fundamental este dependenfa intre ecuajiile de actualizare ale coeficienfilor de 

ordin zero. Aceasta are loc deoarece L\+L2+2 coeficienti trebuiesc estimati cu ajutorul a 
numai Zi+£2+1 ecuafii de intercorelafie In (2.5.8) §i (2.5.9) produsul v\(k)v2(k), care este 
masura instantanee pentru CVV2(0), este utilizata pentru actualizarea ambilor coeficienti wio §i 
w2o Aceasta conduce la o dependents liniara intre coeficienti, adica traiectoria punctului 
{wio,w2O} este pe o linie dreapta. Tangenta la aceasta linie este determinata de raportul /.ix/pi.

Pentru semnale de tip zgomot alb se deduce simplu o expresie completa pentru 
termenul de intercorelatie de ordin zero:

- “'.ojO - Aio^o) + O2(A20 - *20)0 - (2-5- 14)

Aceasta ecuatie are un numar infinit de solutii care formeaza o hiperbola in planul 
{h'io^o}. Utilizand ecuafiile (2 5.8) §i (2.5.9), pentru m=n=0, convergent va fi pe o linie 
dreapta care intersecteaza hiperbola, §i deci, in general, nu la solutia corecta {Aio,/?2o}

Din cele relatate, rezulta ca decorelarea singura nu poate rezolva o problema de 
separare convolutiva cu mixari de ordin zero. Este posibil, a§a cum s-a aratat in Sectiunea 
2.4.3 sa se foloseasca statistic! de ordin superior pentru ridicarea nedeterminarii.

Motive suplimentare care reclama stricta cauzalitate a filtrelor se datoreaza 
posibilitajilor de implementare:
• In implementarea cu propagare inainte, filtrul de postprocesare din (12) trebuie sa fie 

realizabil, adica cauzal. O conditie necesara pentru realizabilitatea acestui filtru este 
^’10^’20 * 1 Intrucat aceasta cerint trebuie sa fie adevarata pentru orice pas de iterare, cea 
mai simpla cale de a asigura acest lucru este de a seta unul dintre coeficienti egal cu zero.

• in implementarea cu propagare inapoi, care va fi prezentata in continuare, se complica mult 
calculul estimatelor semnalelor. Calculul devine imposibil daca w10w20 = 1 §i mai simplu 
daca w'10w'20 = 0.

Toate motivele prezentate mai sus conduc la aceea§i concluzie: Cel pu{in unul dintre 
filtre trebuie sa fie strict cauzal Pentru considerente de simetrie se va presupune de acum 
inainte ca ambele relatii din (2.5.13) sunt valabile. De aceea ecuatiile (2.5.8) §i (2.5.9) sunt 
valabile pentru h=1,...,Ai §i m=l,...,A2. De altfel, a§a cum s-a aratat in Sectiunea 2.2.2, stricta 
cauzalitate a funcpilor de transfer de cuplare modeleaza intarzierea de propagare intre senzori.

O implementare altemativa a decorelatorului adaptiv simetrie este cea cu propagare 
inapoi prezentata in Fig. 2.5.4. In acest caz estimatele semnalelor sunt direct disponibile §i 
obtinute cu mai pujine calcule intrucat renormalizarea este realizata implicit in interiorul buclei. 
Analiza acestui algoritm este mult mai dificila decat a versiunii cu propagare inainte.

Estimatele semnalelor sunt date de :

<U) = - w2(k) ® l2(k) (2.5. 15)

'2 (*) = >’2 (*) - M'i (*) ® 'i (*) (2.5.16)

Ecuatiile de actualizare sunt identice cu (2 5.8) ?i (2 5.9) cu exceppa faptului ca apare 
ti(k) in locul lui Vi(£):

’*',„(* +1)-m'1„U) + U1(/2(*)/>U-«)); »(2.5.17)

+ = + rn=\...,L2 (2.5. 18)
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2.5.2. STABILITATEA ALGORITMULUI SAD

In [49] se face o analiza a stabilitatii globale §i asimptotice a algoritmului SAD.
Stabilitatea globala cuprinde doua aspecte. Primul aspect este o problema de 

divergenta dependenta de algoritm §i se datoreaza aproximarilor facute in estimatele 
gradientilor. Al doilea aspect este stabilitatea de regim permanent.

Analiza stabilitatii asimptotice conduce la constrangeri fundamentale §i dependente de 
algoritm.

2.5.2.1. Estimatele gradientilor

Examinarea mai atenta a ecuatiilor intercorelatiilor reliefeaza o diferenia importanta 
intre algoritmul (AD) §i algoritmul (SAD) simetric in raport cu estimata gradientului. Termenii 
intercorelatiei sunt neliniari, continand produse de tipul wlnw2m. Expresia completa este data 
de

C„2W = (/j2m-M'2m)G| -W'ljh2 -

* ‘ (2.5.19)
- S ^4 - ^2/) ^

v / /

A§a cum s-a mentionat, algoritmul SAD este de fapt un algoritm de cautare al lui zero 
Newton-Raphson simplificat. El ia in considerare numai termenii care depind de w2m pentru 
actualizarea sa:

W « V2 (2-5. 20)
k I '

Derivatele partiale (gradientii) nu mai sunt constante (ca in cazul AD) ci depind de 
estimatele coeficientilor celuilalt filtru:

= (2-5-21)
I

V„ = —of -ofS^ - « -of (2.5. 22)
I

Aproximarea gradientului Vm prin - , a§a cum s-a presupus in derivare din (2.5.8) §i
(2.5.9), depinde de calitatea estimarii coeficientului filtrului hy. Erori mari ale coeficientului 
wy pot avea o influenta semnificativa intrucat V m poate deveni de semn opus fata de cel 
presupus in adoptarea regulii pentru coeficientul Premiza semnului corect este critica 
intrucat aceasta determina daca adaptarea va avea loc in directia corecta sau nu.

Ecuatiile = 0 §i Vn = 0 definesc doua hiperplane in spatiul parametrilor. 
Schimbarea de semn pentru este numai in functie de w §i pentru Vrt numai in functie de 
w2i- Hiperplanele sunt, de aceea, perpendiculare §i ele impart spatiul parametrilor in diferite 
regiuni.

In prima regiune sernnul gradientului este corect determinat pentru toti coeficientii. 
Atat originea cat §i solutia dorita sunt totdeauna situate in interiorul ei. La prima vedere se 
poate concluziona ca existand o regiune contigua intre punctul de start, in conditii initiale zero,
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§i solutia dorita, algoritmul va converge aproape sigur spre aceasta. Acest lucru nu este 
adevarat. Adaptarea va pomi in directia corecta, dar o analiza mai profunda evidentiaza faptul 
ca solutia dorita poate sa nu fie singura solutie de decorelare §i trebuiesc indeplinite 
constrangeri suplimentare pentru a obpne convergent §i stabilitatea in jurul acesteia.

A doua regiune este aceea pentru care semnul gradientului este incorect pentru toate 
ponderile. Adaptarea va avea loc in mod sigur in direcpe gre§ita §i algoritmul va diverge. De 
aceea, algoritmul SAD are totdeauna o regiune instabila In spapul parametrilor lui

in regiunile a treia §i a patra semnul gradientului este incorect numai pentru un set de 
ponderi. intrucat directia de adaptare este de ascmenca o functie de valorile relative ale 
diferitilor termeni de intercorelatie §i de raportul constantelor de adaptare, este posibil, 
depinzand de pozitia initiala, ca adaptarea sa aiba loc spre prima regiune. Oricum, pomind din 
condipi inipale diferite, coeficientii pot evolua spre regiunea instabila §i in acest caz algoritmul 
va fi instabil.

2.5.2.2. Stabilitatea filtrului in regim permanent

Separat de problema gradientului, cel mai important aspect al stabilitatii globale se 
refera la proprietatile functiilor de transfer. Conditiile care vor fi deduse sunt exprimate in 
termenii functiilor adaptive ^(z). Ele se aplica in aceea§i masura §i filtrelor de generare Ht(z) 
daca se dore$te stabilitatea solupei corecte. In implementarea cu propagare inainte, filtrul de 
postprocesare, care este dat in (2.5.12), trebuie sa fie realizabil, adica cauzal §i stabil. 
Cauzalitatea a fost discutata in Sectiunea 2.5.1. O conditie necesara (§i suficienta) pentru 
asigurarea stabilitatii este ca sa aiba toate zerourile in interiorul cercului unitate.
In implementarea cu propagare inapoi, o condipe identica este impusa de amplificarea buclei de 
reactie inversa. Tratarea detaliata a acestor subiecte s-a facut in Sectiunea 2.2.

2.5.2.3. Stabilitatea asimptotied

In [49] stabilitatea asimptotica este investigate prin liniarizarea algoritmului in punctul 
de echilibru §i inlocuind produsele de semnal prin valorile lor a§teptate. Instabilitaple pot 
aparea datorita reactiei pozitive in propagarea erorii. Analiza se realizeaza numai in jurul 
solutiei dorite Valorile proprii ale algoritmului liniarizat trebuie sa fie subunitare pentru o 
solupe stabila.

Din cauza dificultaplor de a se deduce condipile de stabilitatea asimptotica pentru 
semnale cu spectre oarecare §i in cazul filtrelor cu mai multi coeficienp, analiza se limiteaza la 
cazul semnalelor de tip zgomot alb cu puteri egale (o, = a2 = o2) §i marimi de pas egale 
(pj = p2 = p). Criteriul aproximativ care se va deduce este unul de suficienja intrucat el este 
stabilit in termenii valorilor absolute.

Se presupune ca top coeficientii filtrelor au convers pana in interiorul unei vecinatap a 
solutiei dorite, determinata de e. Atunci criteriul reclama ca dupa urmatoarea iterape sa aiba 
loc urmatoarea inegalitate stricta:

M*) - |w„U) - h,,\< e _> A„(* +1) < e (2.5. 23)
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Utilizand relatiile (2.5.8) §i (2.5.9) A.z(^ + 0 poate fi expandat prin inlocuire 
estimatelor e§antioanelor semnalelor cu valorile lor a§teptate ca in relatia (2.5.19). Intrucat 
wj7(£) « hn, efectele de ordinul doi pot fi neglijate §i se obfine:

[A,,(* +1)1 |(1 - uc2)|e + W2e (2.5. 24)

Termenul / este dependent de coeficientii filtrelor Hi. In funcfie de /, conditiile de 
stabilitate asimptotica pot acum sa fie exprimate astfel:

0 < y < 1 (2.5. 25)

Relapa (2.5.25) este o restrictie suplimentara care trebuie indeplinita de filtrele de 
generare. Relatia (2.5.26) poate fi indeplinita printr-o alegere corecta a marimii de pas, de 
exemplu < l/o2, independenta de y

Se poate demonstra ca Y <2 unde ht = hu®h2l, §i deci daca <i 
atunci sigur relatia (2.5.23) este indeplinita.

De asemenea, pentru cazul cand filtrele Hi §i H2 au cate un singur coeficient diferit de 
zero, s-a demonstrat ca domeniul din spatiul parametrilor, in care ambii gradienfi au semne 
incorecte se afla in afara domeniului de stabilitate.

2.5.3. SOLUJII ALTERNATIVE

Convergenta la solutia dorita nu este o chestiune sigura in cazul algoritmului SAD. 
Pana in prezent nu s-a dat o demonstrate formala asupra unicitatii sau convergentei globale. 
A§a cum reiese din considerentele din Sectiunile 2.1 §i 2.3, in general, decorelarea poate avea 
multiple solutii §i depinde de parametrii concreti ai problemei spre care dintre solutii va 
converge algoritmul. Experimental se constata ca, daca constrangerile necesare pentru 
existenfa filtrelor cauzale sunt satisfacute, [/^^/^(z)] < 1 Vz,z - e;a) §i condijiile initiate 

pomesc din zero, algoritmul va converge, cel mai probabil, spre solutia dorita. In aceste 
conditii ecuatiile de decorelare vor fi suficiente pentru o solutionare unica a problemei. Toate 
simularile au confirmat aceasta evolutie.

Formularea algoritmului SAD in domeniul Z da o imagine mai buna asupra 
proprietaplor diferitelor solutii care sunt posibile. In domeniul Z algoritmul SAD cauta 
zerourile interspectrului de put ere:

=(i - w+
/ \ (2.5.27)+(i - 'MW - W=0

Solutia dorita ^(z) = ^iU) §i ^(z) = H2(z) este o solutie evidenta pentru (2.5.27). 
Exista inca doua solutii alternative care pot fi deduse analitic. Primul set de solutii este dat de 
relatiile (2.2.11) §i (2.2.12) care se rescriu §i aici:

^W = 777T (2.5.28)
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I
^)= (2.5. 29)

Aceasta nu este o solutie FIR. A$a cum s-a aratat in Secfiunea 2.2, in cazul constrangerilor de 
cauzalitate ale filtrelor de combinare, solutia devine anticauzala §i deci, nu va putea fi atinsa.
Al doilea set de solupi, numit solutia “fantoma” este:

1
H.(z ') ’ ^(z)+ (z)

(2.5. 30)

(2.5. 31)

Aceasta depinde de filtrele de generare §i de statisticile semnalelor originale. Solutia “fantoma” 
decoreleaza ie§irile, dar nu se obtine separarea semnalelor. Ea este consecinta luarii in 
considerare a unui numar insuficient de conditii (ecuatii) care conditioneaza proprietatea de 
independenja statistica a semnalelor surselor, a§a cum s-a aratat in Sectiunea 2.1. In general 
“solutia fantoma” nu este de tip FIR. Este posibil sa se demonstreze ca aceste filtre IIR sunt 
totdeauna cauzale daca spectrul de putere al semnalului este rational.

Proprietatea esentiala a ambelor seturi de solutii alternative este “inversarea de 
stabilitate”:

1
\fz,z = eJW (2.5. 32)

Combinand aceasta proprietate cu (2.2.29) rezulta ca solutiile alternative devin stabile 
de indata ce solutia dorita devine instabila §i invers.

Este cunoscut ca orice filtru HR realizabil (cauzal §i stabil) poate fi aproximat printr-un 
filtru FIR. Teoretic, filtn.il FIR are o lungime infinita, dar in multe probleme practice o lungime 
suficient de mare este satisfacatoare. Filtrul FIR reprezinta atunci raspunsul la impuls, 
trunchiat, al filtrului HR Din aceasta cauza, ne putem a§tepta, ca in cazul unui algoritm SAD 
cu |/7j (z)//2(z)| >1, ambele filtre vor converge la aproximatii FIR ale unei solu{ii alternative. 

Totu§i nu este obligatoriu acest lucru. Solutia “fantoma” data de (2.5.30) §i (2.5.31) in general 
genereaza filtre HR instabile. Acest lucru se intampla intrucat expresii ca H\z)H}(z 
proiecteaza totdeauna polii din interion.il cercului unitate in exteriorul sau §i invers. 
Dezvoltand numitorii lui (2.5.30) §i (2.5.31), este posibil sa se demonstreze ca pentru semnale 
de tip zgomot alb §i orice filtre cu coeficienti multipli, solutia fantoma are poli in afara cercului 
unitate.

Trebuie remarcat ca mai pot exista §i alte seturi de solufii alternative dar pana in 
prezent nu s-au putut da demonstratii asupra existentei §i a proprietafilor lor.
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CAPITOLUL 3 
UTILIZAREA DECORELATORULUI CU PROPAGARE 

INAPOI PENTRU SEPARAREA SURSELOR DE 
BANDA LARGA STATISTIC INDEPENDENTE

Acest capitol prezinta o analiza a separabilitatii surselor statistic independente §i de 
banda larga. Sunt prezentate limitarile acestui proces cat §i solutii pentru rezolvarea problemei 
in cazul scenariilor cand separarea surselor este posibila. Analiza facuta, precum §i solutiile 
propuse sunt originale.

3.1. ARHITECTURIPOSIBILE DE SEPARARE A N SURSE DE 
SEMNAL STA TISTIC INDEPENDENTE

3.1.1. LIMITELE DECORELATORULUI CU DOUA INTRARI

Aproape intreaga problematica prezentata in Capitolul 2, §i deci, intalnita in literature, a 
fl lo

r2ko

(b)
Fig. 3.1.1. Modelul de mixare a semnalelor la 

intririle celor doi receptori.

vizat separarea semnalelor provenite de la 
doua surse independente statistic. Acesta 
este un caz destul de particular deoarece in 
situatiile practice scenariul poate fi mai 
complicat.

Spre exemplu, pot exista mai multe 
surse de semnal dintre care doar una sa 
constituie sursa care transmite informatia 
dorita, celelalte jucand un rol perturbator. 
Se pune problema daca, intr-un astfel de 
caz, decorelatorul simetric (cu propagare 
inainte sau inapoi) ne poate fi de folos.

Pentru a studia acest lucru, in Fig. 
3.1.1 se propune urmatorul model de 
mixare a semnalelor provenite de la N 
surse.

Elementele ri, §i reprezinta 
sursele de semnal care sunt receptionate de 
cei doi receptori yi §i y2 In figure este 
marcat planul y, perpendicular pe 
segmentul de dreapta care une§te cei doi 
receptori §i care trece prin mijlocul lui. 
Rolul acestui plan a fost prezentat in 
Sectiunea 2.2. Se reaminte^te faptul ca el 
separa spatiul in doua semispatii care contin 
fiecare cate unul dintre receptori.

Canalele de propagare dintre sursele 
§i receptorul, care se afla in acela§i 
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semispatiu, sunt simbolizate cu §i respectiv dA2j. Canalele de propagare dintre sursele 
aflate intr-un semispajiu §i receptorul din celalalt semispapu sunt simbolizate cu dB\, §i 
respectiv dB^. Se presupune ca aceste canale de propagare pot fi modelate cu filtre FIR de 
ordin suficient de mare. Aceste filtre au fost denumite An, A2; §i respectiv Bn §i a§a cum se 
prezinta in Fig. 3.1.1 b

Se presupune ca exista N\ surse in semispapul receptorului yi §i M in semispapul 
receptorului y2.

Se noteaza cu R^iz) transformata Z a semnalului sursei n, §i cu Rzj{z) transformata Z a 
semnalului sursei r2;. Funcpile de transfer ale filtrelorAn, A2;, Blz §i B2; se noteaza respectiv cu 
Ah(z), A^z), Bm(z) §i B2j{z). Transformatele Z ale semnalelor de la ie§irile receptorilor yi §i y2 
se noteaza respectiv cu Yi(z) §i Y2(z). In aceste conditii se poate serie:

' 1

Y2& = L A^z^z) +
J -1 / -1

(3.1. 2)

Fig. 3.1.2. Decorelator simetric cu propagare inainte.

Pentru inceput, se studiaza daca se 
pot dimensiona filtrele decorelatorului 
simetric cu propagare inainte, prezentat in 
Fig. 2.2.2 §i reluata in Fig. 3.1.2, in a§a fel 
incat semnalele de la ie§irile sale, vi §i v2, sa 
reprezinte, fiecare in parte, doar mixturi ale 
semnalelor provenite de la surse aflate intr- 
un singur semispapu delimitat de planul y. 
Se poate serie.

= SU W - W^B^R^z) +^[b21(z) - W^zU^R^z) 

l'2(z) = Y2^)-^W =

= - ^(z)At,(z))Rtl(z) +X[a2j(z) - ^B^R^z) (XL 4) 

unde IFi(z) §i W2(z) sunt functiile de transfer ale filtrelor Wi §i respectiv W2..
Din examinarea relapilor (3 13) §i (3 14) se observa ca se pot alege valori pentru 

IFi(z) §i W2(z) in a$a fel incat la ie§irile vi §i v2 sa se elimine unul dintre semnalele surselor.

Spre exemplu, daca se alege ^(z) = ?i W2(z) = atunci semnalul vu pentru un 

anumit j, nu va mai avea componente care provin de la semnalul r2j, deoarece filtrul W 
anuleaza coeficientul de ponderare al lui /?2j(z) din relapa (3 13), §i semnalul v2 nu va mai avea 
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componente care provin de la semnalul Hi,pentru un anumit /, deoarece filtrul Wi anuleaza 
coeficientul de ponderare al lui 7?ii(z) din relatia (3.1.4).

Se vede cd nu se pot alege valori pentru Wi(z) $i Wjfz), independente de semnalele 
surselor, in a^a fel incat la ie$irile vj V2 sa se elimine toate semnalele provenite de la 
sursele dintr-un semispatiu, a^a cum s-ar fi dorit.

In cazul decorelatorului cu propagare inapoi se obtin acelea§i rezultate, singura 
diferenta constand in faptul ca membrii drepti ai relatiilor (3.1.3) §i (3.1.4) sunt multiplicati cu 
factorul (1/(1 - (^(z^z))).

In concluzie, atunci cand numarul real de surse de semnal, independente statistic, este 
mai mare decdt doi, decore latoare le simetrice cu doua intrari $i doua ie^iri nu mai pot 
asigura separarea grupurilor de surse aflate in semispatii diferite, separate de planul / Ca 
atare, se pune problema unor arhitecturi posibile de sisteme de decorelare, xju mai multi 
receptori, care sa conduca la separarea a N surse statistic independente, chiar daca suntem 
interesati de informatia uneia singure.

In Sectiunea 2.3.4 s-a prezentat un algoritm de rezolvare a problemei separarii mai 
multor surse, dar acesta nu face in nici un fel referire la o arhitectura de decorelator, a§a cum 
se intampla in cazul cand N este egal cu doi. In literatura studiata nu am gasit o analiza a 
arhitecturilor posibile de sisteme de decorelare pentru cazul cand numarul surselor este mai 
mare decat doi.

Este importanta stabilirea unei arhitecturi pentru decorelarea a N semnale deoarece 
aceasta poate sta la baza constmirii unor algoritmi eficienti. De asemenea se pot stabili §i 
limitele de aplicabilitate ale unor astfel de algoritmi.

3.1.2. PUNEREA PROBLEMEI

Se considera N surse de semnal de banda larga, statistic independente Si ... Sn 
Semnalele emise de aceste surse se propaga la N receptori a§a cum se prezinta in Fig. 3.1.3.

Se noteaza cu Ht]{z) transformata Z a functiei de transfer a filtrului care modeleaza 
mediul prin care se transmite semnalul s, la senzorul y;. Se considera ca Hfz)=\.

In Fig. 3.1.3 fiecare sageata simbolizeaza un filtru care simuleaza transmiterea unei 
fractiuni a semnalului s, la senzorul y;. Se presupune ca la intrarile senzorilor y; semnalele 
provenite de la surse sunt insumate.

Se noteaza cu Si(z) §i Yt{z) transformatclc Z ale semnalelor s( §i y,. in aceste condifii se 
poate serie setul de ecuatii care definesc modelul de combinare al semnalelor din Fig. 3.1.3:

(3.1. 5)
Se pune problema gasirii unei arhitecturi 

de sistem pe scheletul careia sa se poata construi 
un algoritm care, prelucrand semnalele y6 la care 
se presupune ca avem acces, sa determine filtrele 
Hy, care se presupun necunoscute, §i sa 
reconstituie semnalele s„ care de asemenea se 
presupun necunoscute, dar se §tie despre ele ca 
mediile nule.

Fig. 3.1.3 Modelul de combinare al 
semnalelor provenite de la N surse 

statistic independente

sunt independente statistic §i eventual, au
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3.1.3. REJEA DE SEPARARE CU PROPAGARE INAINTE

Se considers sistemul din Fig. 3.1.4. in care semnalele y, au semnificafia din Sectiunea 
3 .1.2, iar v, sunt semnalele de la ie§irea sistemului de separare.

In aceasta rejea, semnalele y, se propaga sprc nodurile vf prin filtrele Wy, care se 
presupun de tip FIR, Vz, j = 1,..., N.

In nodurile v, sc face scadcrca dintre semnalele de intrare y, §i fracpuni din celelalte 
semnale y, determinate de fiinctiile de transfer Wy(z) ale filtrelor Wy. Se considera ca din 
punctele y, semnalele se transmit integral in punctele Vj, adica funcfiile de transfer FF„(z)sunt 
egale cu 1

Fig. 3.1.4. Modelul retelei cu 
propagare inainte.

Se noteaza ^(z) transformata Z a semnalului v,.
In condipile de mai sus se poate serie:

J 1

in relatia (3.1.6) se introduce (3.1.5) §i rezulta:

= S,(z) + - ^(^(z) -

(3-1.7)

J=1

Se pune problema existenfei unor funefii de transfer astfel ca K(z) sa fie functie 
numai de S,(z), independente de transformatele Sj(z) §i St(z), cu j^j. Pentru aceasta, relafia 
(3.1.7) se rescrie astfel:

(3.1. 8)

Pentru ca problema separarii surselor sa fie rezolvabila trebuie ca filtrele ^(z) sa fie 
astfel dimensionate incat suma ultimilor doi termeni din membrul drept al rela(iei (3.1.8) sa se 
anuleze, adica:

2V (3.1.9)

Relafiile (3.1.9) reprezinta un sistem de N ecuapi liniare cu ?/(AM) necunoscute ^(z) 
Solutiile acestui sistem, care prezinta interes, trebuie sa fie independente de Sj(z) §i de S^z)

Se observa ca pentru N>2 coeficientul necunoscutei depinde de transformatele Z 
ale mai multor semnale, Sj{z) §i Sk(z).
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Pentru ca solutiile ^z) sa nu depinda de Sj(z) §i de Sk(z) este necesar §i suficient sa fie 
indeplinite sistemele de condipi:

^(z)

dS^z)
= 0, V/ = l,

= 0, Vz = l (3.1. 10)

Vk = l,...,N

Pentru a exprima derivatele partiale din relatiile (3.1.10) se definesc urmatoarele functii 
implicite care de fapt sunt definite de ecuatiile sistemului (3.1.9): s

G^z), S^z), Sk(j) = + -YH^S^z),
(3.1. 11)

7 = 1,

Aplicand teorema derivarii functiilor implicite, derivatele partiale din (3.1.10) se pot 
serie:

ZG, 
d^(z) _ dS^z) _ W^z) - H^z) 
OS (z) dGj . xS ~ / x 

(z)
k*i

KI

d^(z) 
k^j 
kti

(3.1. 12)

(3.1. 13)

Introducand relapile (3.1.12) §i (3.1.13) in (3.1.10) §i considerand ca numitorii nu se 
anuleaza, rezulta:

XU)-^,W = 0, Vj = \,...,N,

•^zy^H^z) = 0, yj=\...,N, = k^i, k^j (3 j 14)

k^t

7 = 1, ,.„N

Se observa ca in timp ce prima ecuatie din (3.1.14) poate fi satisfacuta daca:

W^z) = HJt(z\ j = (3.1.15)

ecuatia a doua implica:
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^(z) = 0, j = (3.1.16)

sau:

X^(z) = O, 7 = 1,...,^, j^i (3.1.17)
Jt^l 
k'J 
ksi

Ecuatia (3.1.16) nu poate fi satisfacuta deoarece s-ar anula toate caile de propagare de 
la y, la v; sistemul ar deveni banal §i inoperant.

Ecuapa (3.1.17) implica conditii restrictive impuse cailor de propagare ale semnalelor 
de la surse la receptori, conditii care nu se intalnesc in practica.

Deci, sistemul de ecuatii (3.1.14) nu poate avea solutii, adica este incompatibil.
Pentru N=2 sistemul de ecuatii (3.1.14) se reduce la prima ecuatie, caz in care au loc 

relatiile (2.2.7) §i (2.2.8). Analizand relatia (3.1.8) se observa ca in acest caz (A=2) separarea 
semnalelor se produce §i cand sunt satisfacute relatiile:

\Z)

Nu se insista asupra condijiilor in care soluha (3.1.18) conduce la sisteme stabile. 
Acest lucru s-a facut in Sectiunea 2.1.

Avand in vedere simetria relatiei (3.1.8) in raport cu Sj{z) pe de o parte, §i in raport cu 
Si£z\ pe de alta parte, pentru N>2 nu pot exista solutii ^(z) care sa implice o dependent a lui 
Ct(z) de o singura transformata Z, Sj(z) sau S^z).

In concluzie, oricum s-ar considera dependenta semnalului de ie^ire de un singur 
semnal provenit de la o sursa independentci, arhitectura de retea cu propagare inainte nu 
poate asigura, pentru N 2, separarea semnalelor.

Cazul N -2 este singura situatie in care arhitectura de re tea cu propagare inainte 
poate asigura separarea semnalelor.

Acest rezultat nu 1-am intalnit in literatura studiata §i consider ca este o contributie 
personala.

3.1.4. REJEA DE SEPARARE CU PROPAGARE INAPOI

Se considera sistemul din Fig. 3.1.5 in care semnalele y; au semnificatia din Sectiunea 
3 12

In nodurile y, se face scadcrea dintre semnalele de 
intrare y, §i ffactiuni din toate semnalele ty , cu 
determinate de funcfiile de transfer ^(z) ale filtrelor care 
au intrarile in punctele tz §i ie§irile in punctele y,. Din 
punctele y, semnalele se transmit in punctele t, integral, 
adica functiile de transfer intre aceste punctc au valoarca 
unu.

Se noteaza cu Yt{z) transformata Z a semnalului y; 
§i cu Tj{z) transformata Z a semnalului t7

In aceste conditii se poate serie:

Fig. 3.1.5 Modelul re|elei de separare 
cu propagare inapoi
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= ' = (3.1.19)
7=1

Relatia (3.1.19) se mai poate serie sub forma:

£ = ^(4 i = 1,...,# (3.1. 20)

unde s-a considerat ca:

^(^ = 1; i = \—,N (3.1.21)

Relafiile (3.1.20) pot fi interpretate ca un sistem de N ecuatii liniare cu N necunoscute, 
T}(z\ §i are solutia de forma:

unde simbolul | • | s-a folosit pentru determinant.

- fM2) ^+1(2) -• M2)

^vi(z) ' *M2) " • Ww(2)

■ •• MUS) ^+1(2) ’• • M2)

*U2) ■ - WNJJz) - • ^(z)

(3.1. 22)

Se introduc relatiile (3.1.5) in (3.1.22) §i determinantul de la numaratorul acesteia 
devine

N
- ^-,(2)

k=\
--

-

N

(2X(2) '' (2)

N
= y

-
^l(2)

-••

k=\
- ^ty(2) 0%+i(2) •'••

(3.1. 23)

Daca, printr-un procedeu oarecare, se ajunge la situatia ca au loc simultan egalitatile:

= iJ = \-,N (3.1.24)

atunci transformatele Z ale semnalelor de iejire devin:

T^S^z)- j = (3.1.25)

deoarece top determinantii din suma din membrul drept al fiecarei relatii (3.1.23), se anuleaza, 
avand cate doua coloane egale, cu exceptia celui din pozitia j, care devine egal cu 
determinantul de la numitorul relatiei corespunzatoare din setul (3.1.22).

In consecinta, problema pusa in Sectiunea 3.1.2 are sens, adica este posibila 
reconstituirea semnalelor s; din prelucrarea semnalelor y, utilizand modelul retelei de 
separare cu propagare inapoi, indiferent de numarul de semnale ^i receptori N.
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Trebuie remarcat ca separarea semnalelor este realizabila daca nu se anuleaza 
determinantul de la numitorul relatiei (3.1.22). Mai mult, intrucat sistemul a carui functie de 
transfer este (3.1.22) trebuie sa fie stabil, este necesar ca ecuatia:

- 

-

(3.1. 26)

sa aiba toate radacinile in interiorul cercului unitate.
Avand in vedere ca separarea semnalelor se realizeaza cand au loc relatiile (3.1.24) §i 

luand in considerare faptul ca (3.1.26) trebuie sa respecte conditia de mai sus, rezulta ca 
ecuatia:

-

"M -
(3.1. 27)

trebuie sa aiba toate radacinile in interiorul cercului unitate.
Conditia, ca ecuatia (3.1.27) sa aiba toate radacinile in interiorul cercului unitate, 

exprima sintetic limitele de natura fizica in cadrul carora este posibila separarea semnalelor 
cu ajutorul retelei cu propagare inapoi.

3.1.5. CONDITII SUPLIMETARE NECESARE PENTRU 
SEPARABILITATEA SEMNALELOR

In aceasta sectiune se studiaza mai profund implicapilc fcnomcnelor de propagare ale 
semnalelor de la surse la receptoare asupra procesului de separare.

In acest scop, pentru inceput se prezinta modul in care poate fi echivalat un model de 
combinare al semnalelor provenite de la N surse §i captate de N receptori in condipile in care 
fenomenul de propagare de la surse la receptori este modelat cu filtre FIR, a§a cum se arata in

Fig. 3.1.6. Modelul combinarii semnalelor la 
intrarile receptorilor.

in aceasta figura Dij reprezinta filtrele care 
modeleaza fenomenul de propagare de la sursele Fi 
la receptorii yj. Funcpile de transfer ale acestor 
filtre se noteaza cu DfJ(z) §i de data aceasta se 
considera ca Dn{z) sunt functii de tip FIR §i nu 
simple constante egale cu unu.

in aceste condipi semnalele din y, au 
urmatoarele transformate Z:

= i = l...,N (3.1.28)
J 1

Daca schema din Fig. 3.1.6 se continua cu cea din Fig. 3.1.5, atunci se poate serie:
£WIJ(z)TJ(z) = Y,(z\ i = C„,N (3.1.29)
/-J

unde s-a presupus ca Wn(z)-1
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Procedandu-se ca in sectiunea precedents, se poate demonstra ca separarea semnalelor 
H are loc cand sunt satisfacute egalitatile:

= = (3.1.30)

§i transformatele Z ale semnalelor la ie§irile decorelatorului devin:
r/z) = D^R^z) (3.1.31)

Se noteaza:

= D^zjR^z) ' (3.1.33)

Se observa ca daca notam H(z) raportul dinte functia de transfer a canalului de 

propagare dintre sursa r} receptorul yh fi functia de transfer a canalului de propagare 
directa de la sursa r} la receptorul corespondent, yj. fi cu S^z) transformata Z a semnalului 
la intrarea receptorului y, care provine de la sursa rJt adica Sj reprezinta semnalul masurat la 
intrarea y} care provine de la sursa rjf atunci concluziile din Sectiunea 3.1.4 pot fi aplicate fi 
in cazul in care functia de transfer de la o sursa oarecare la receptorul cu acelafi indice 
Da(z) este diferita de unu. Aceste observatii justifica §i suficienta modelului simplu de mixare a 
semnalelor prezentata in Fig. 3.1.3.

In concluzie, in modelul de mixare a semnalelor din Fig. 3.1.3 sursa de semnal Sj 
trebuie inteleasa ca o “raportare” a sursei la cel mai apropiat senzor yr Cu alte cuvinte, 
semnalul sursei s} este fractiunea din semnalul sursei rj receptionata de senzorul yr 
Transformata Z a semnalului sursei Sj este data de relatia (3.1.33). De asemenea, filtrele Hp 
nu trebuiesc interpretate ca modele ale fenomenelor de propagare de la surse la receptori. 
Functiile lor de transfer sunt date de (3.1.32) fi reprezinta raportul dintre functia de transfer 
care modeleaza fenomenul de propagare de la sursa r, la receptorul y, fi functia de transfer 
care modeleaza propagarea de la sursa rj la cel mai apropiat receptor y^

In continuare se face ipoteza ca mediul de propagare al semnalelor de la sursele rj la 
receptorii y; este omogen. Deci fenomenele de propagare sunt caracterizate de aceia§i factori 
de mediu, singurele diferente care apar datorandu-se considerentelor de ordin geometric, legate 
de pozitiile surselor §i receptorilor. In aceste conditii functiile de transfer ale acestora pot fi 
considerate de forma:

D^z^^  ̂ (3.1.34)

In relatia (3.1.34), termenul z m,J reprezinta timpul de intarzicre care apare la propagarea 
semnalului de la sursa i la receptorul j. Termenul dfz) modeleaza atenuarea canalului §i 
eventualele reflexii care pot aparea in propagarea semnalului de la sursa r; la receptorul yh §i se 
considera o functie de tip F I R. cu coeficientul de ordin zero diferit de zero.

Utilizand (3.1.34), relatia (3.1.30) se rescrie astfel:
^(z) = ^|z (3.1.35)

Relatia (3.1.35) pune problema cauzalitatii filtrelor Wy.
Pentru ca filtrul Wy sa fie cauzal, este necesar §i suficient sa fie indeplinite relatiile:

m^m^ = (3.1.36) 
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adica, totdeauna distanfa dinte sursa j §i receptorul j sa fie mai mica, cel mult egala, fata de 
oricare alta distanta dintre sursa j §i oricare alt receptor i.

De asemenea, apare §i o conditie legata de atenuarile de transmitere ale semnalelor de 
la surse la receptori. Ecuatia (3 1 26) in aceste condipi devine:

i

fa, »|,) 1
=0 (3.1.37)

4W <4U)
i

§i pentru ca sistemul sa fie stabil este necesar ca radacinile ei sa se afle in interiorul cercului 
unitate. In determinantul din ecuatia (3.1.37) rapoartele —44 se aproximeaza cu functii de 

transfer de tip F I R de ordin suficient de mare.
Relatia (3.1.37) introduce printre altele, la o analiza mai atenta, §i o conditie mai severa 

decat (3.1.36), §i anume impune o conditie de stricta canzah fate, adica:

(3.1.38)

Acest lucru reiese din urmatorul fapt:
Daca distan|ele de la o sursa la doi receptori sunt egale, atunci §i atenuarile pot fi egale, 

§i in consecinta raportul 444 devine egal cu unu §i in consecinta unii dintre coeficientii 
dAz)

ecuatiei in z1 (3.1.37) pot deveni supraunitari, caz in care pot aparea radacini z in afara cercului 
unitate. Aceasta concluzie are §i un suport practic, §i anume acela ca sursa s-ar afla in planul 
perpendicular pe axa a doi receptori §i care o intersecteaza in punctul din mijloc. In acest caz 
apare o ambiguitate in alegerea corespond entei optime intre surse §i receptori.

Situatia devine evidenta cand exista localizate doua sau mai multe surse in acela§i plan 
median a doi receptori, caz in care ambiguitatea nu poate fi rezolvata. In acest caz termenul de 
rang zero din dezvoltarea determinantului devine zero §i atunci exista cel pu{in o radacina la 
infinit.

In concluzie, se poate afirma ca daca nu sunt asiguratc conditiile (3.1.38) 

<1; Vz,2 = ij = \. (3.1.39)N

nu se poate realiza separarea surselor
Din analizele precedente se desprinde concluzia interesanta ca nojiunea de plan y 

introdusa in Sectiunea 2.2.2 se generalizeaza ca in Fig. 3.1.8.
In aceasta figura sunt desenate trei surse de semnal rh r2, r3 §i trei receptori yh y2 §i y3. 

Cu linii punctate s-au desenat segmentele de dreapta care unesc receptorii yi cu y2 §i respectiv 
y2 cu y3. Planul yi2 este perpendicular pe segmentul yiy2 §i trece prin mijlocul lui. Analog, 
planul y23 este perpendicular pe segmentul y2y3 §i trece prin mijlocul lui. Situapa prezentata in 
Fig. 3 1.8 se poate generaliza u§or la N surse §i receptori. O regula de plasare a surselor §i a 
receptorilor, pentru ca separarea lor sa poata avea loc este urmatoarea:
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Se unesc cei N receptor i prin (N-l) 
segmente de dreapta. Se construiesc cele 
(N-l) planuri ^+7 perpendiculare pe 
segmented yy^i ^i care le intersecteaza 
prin mijloc. Fiecare dintre aceste planuri, 
in parte, separa spatiul in doua subspatii 
situate de o parte fi de alta a planului 
respectiv. Pentru ca sistemul de surse fi 
receptori sa poata fi decorelabil este 

°y3

Fig. 3.1.7. Generalizarea planurilor y

necesar fi suficient ca pentru fiecare 
i l,...,N, sursa r, fi receptorul y, trebuie 
sa se afle in acelafi semispatiu in raport 
cu oricare dintreplanurile 7 .

Pentru a depa§i, in unele situatii, 
restrictiile evidentiate mai sus, propun o

solutie care rezulta din analizarea schemei de decorelator prezentate in Fig. 3.1.8 care contine 
in plus fata de decorelatorul cu propagare inapoi din Fig. 3.1.15, filtrele Qi, i=\,...,N, plasate 
intre receptorii y, §i sumatoarele in care se combina semnalele tj.

Fig. 3.1.8. Modelul retelei de separare cu 
propagare inapoi care folose$te filtre de intrare 

pentru ameliorarea performantelor.

In acest caz relatiile (3.1.29), (3.1.30) §i (3.1.31) 
devin respectiv:

i = 1....,N(3.1.40)

, , Q(z) D(z)
= '....*

<3.1.42)
Cu notatiile (3.1.32) §i (3.1.33) relatiile 

(3.1.41) §i (3.1.42) se pot rescrie:

(3.1.43)

z;(z) = e7(^(z) (3.1.44)

Daca se considera ca toate functiile 0(z) sunt egale intre ele, atunci relatia (3.1.43) se 
reduce la relatia (3.1.24). Aceasta este o proprietate deosebit de interesanta care va fi 
exploatata in imbunatatirea parametrilor algoritmilor.

Filtrele Q; se pot alege astfel incat sa aiba functii de transfer de forma:

Qi(z) = aiz^q(z) (3.1.45)

unde a, este o constanta reala ne nula, este un intreg pozitiv, iar q(z) o functie de transfer de 
tip F I R. cu coeficientul de ordin zero ne nul.

Filtrele Qi pot fi introduse cu urmatoarele scopuri:

1. Uneori, exista posibilitatea ca in cazul in care unele filtre nu sunt cauzale, prin

introducerea filtrelor Qi §i o alegere judicioasa a exponentilor qh acestea sa devina toate 
cauzale.
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2. Daca ecuatia (3.1.37) nu satisface conditiile de stabilitate, utilizand filtrele Qh elementele 
determinantului din afara diagonalei principale devin:

(3.1.46)

In unele situapi, este posibil ca printr-o alcgcrc judicioasa a coeficientilor ax sa fie aduse 
radacinile ecuatiei (3.1.37) in interiorul cercului unitate §i deci ca sistemul sa devina stabil.

3. In elaborarea algoritmilor adaptivi, care trebuie sa calculeze filtrele Wlb astfel incat sa se 
realizeze separarea surselor, se tine seama de independenta statistica a semnalelor s,. Din 
punct de vedere practic, aceasta proprietate este mai u§or de exploatat daca semnalele se 
apropie ca proprietati de cele de tip zgomot alb Scopul introducerii fimctiei <?(z) in 
componenta filtrelor Q, este de a asigura un efect de albire a semnalelor, efect care poate 
juca un rol benefic, atat in asigurarea stabilitajii algoritmilor, cat §i in reducerea duratelor 
regimurilor tranzitorii.

Se remarca faptul ca prezenta aceleia§i functii q(z) in toate filtrele Q, nu conduce la 
modificarea solutiilor IV^z) care asigura separarea semnalelor

De asemene coeficientii ai pot influenta stabilitatea algoritmului adaptiv §i folosirea lor 
judicioasa poate conduce la imbunatatirea performantelor

De aici decurge o strategic interesanta. Prin introducerea filtrelor Qi se obpn 
parametrii filtrelor Wij, algoritmul fiind mai stabil §i mai rapid, iar coeficienpi astfel calculap 
pot fi folositi pentru regasirea semnalelor cautate 6 din j,, fara filtrele Qi, deoarece acestea 
le-ar deforma. Aceasta solutie este prezentata in Fig. 3.1.9:

Fig. 3.1.9. Utilizarea filtrelor Q pentru imbunitifirea 
performantelor decorelatorului adaptiv.

Observapile 1. §i 2., de mai 
sus, sugereaza faptul ca filtrele Q, 
pot Simula, uneori, o repozi^ionare a 
surselor in raport cu sistemul de 
receptori, asigurandu-se in acest fel 
indeplinirea conditiilor de 
decorelare.

In cazul N=2 se poate 
demonstra ca prin alegerea corecta a 
filtrelor Q, sursele pot fi separate 
indiferent de pozifia lor in spatiu, cu 
exceptia cazului cand se afla 

amandoua pe suprafata aceluia§i hiperboloid de rotatie.
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3.2. DECORELATOR SIMETRIC CUPROPAGARE INAPOI

3.2.1. CONSIDERAJII PRELIMINARE

In Sectiunea 3.1 s-a demonstrat ca singura arhitectura de decorelator care poate asigura 
separarea semnalelor provenite de la N (cu N>2) surse statistic independente, de banda larga 
este cea cu propagare inapoi. Din acest motiv, toate studiile care urmeaza vizeaza crearea de 
algoritmi care sa asigure acordul adaptiv al filtrelor din componenta decorelatorului cu 
propagare inapoi in vederea obtinerii efectului de separare §i reconstniire a semnalelor.

In Capitolul 2 s-au evidentiat trei directii de in care s-au dezvoltat algoritmi destinati 
decorelarii a doua semnale.

Prima directie consta in utilizarea proprietatii de anulare a cumulantilor §i a 
polispectrelor care au ca argumente procese aleatoare independente, procedeu care, in cazul 
decorelatorului cu propagare inapoi, datorita prezentei buclei de reactie, conduce la algoritmi 
foarte complicati. Generalizarea lor la cazul decorelarii a N surse, conduce la complicatii 
matematice greu de stapanit, atat sub aspectul volumului de calcul, cat §i sub aspectul 
cunoa§terii proprietatilor algoritmului vazut ca sistem dinamic excitat de semnale aleatoare. 
Gradul ridicat al ecuatiilor conduce la sisteme dinamice ale caror evolutii tranzitorii sunt 
aproape imposibil de prezis analitic. De fapt, algoritmul prezentat in Secfiunea 2.3.4 este un 
exemplu in acest sens. Din motivele enumerate, aceasta directie de studiu s-a oprit, practic la 
decorelatorul simetric cu propagare inainte, care, datorita absentei buclei de reactie, are ecuatii 
suficient de simple pentru a conduce la algoritmi rezonabili sub aspectul volumului de calcul 
cat §i a dificultatilor de ordin matematic in analizarea lor §i dimensionarea optima a 
parametrilor.

A doua directie a fost cea a principiului “estimeaza §i maximizeaza” care folose§te 
criteriul verosimilitatii maxime. A§a cum s-a observat, acest algoritm este optim daca 
semnalele dorit §i perturbator corespund unor anumite modele statistice. Chiar §i in cazul 
modelelor simple utilizate, algoritmul este foarte complicat. Totu§i el are proprietatea 
interesanta ca nu apeleaza la un model de decorelator ci la modelul de mixare. Datorita acestei 
proprietati, algoritmul, sau o varianta generalizata a sa, poate fi gandit ca o ultima solutie in 
evidentierea unui semnal corupt de mai multe zgomote, cand numarul acestora este suficient de 
mare pentru ca mixtura obtinuta prin insumarea lor sa poata fi considerata gaussiana. 
Generalizarea sa ar trebui facuta in sensul adoptarii unui model de zgomot gaussian colorat. 
Datorita principiului folosit, performantele de reducere a zgomotului sunt dictate de 
performantele filtrarii optime, performance putemic dependente de spectrele semnalului util §i 
al zgomotului. Acest algoritm, cu modificarile mentionate, ar putea, in cazuri particulare §i cu 
performante medii, sa rezolve problema pusa in Sectiunea 3.1.1.

A treia directie, cea a algoritmilor SAD, este caracterizata printr-o simplitate extrema. 
Algoritmul SAD al decorelatorului cu propagare inapoi este pretabil la generalizare. Prin 
“simplificarea” expresiei gradientului, pot aparea conditii de evolutie instabila in cazul cand 
modulele functiilor de transfer ale filtrelor H se apropie de unitate, sau, cand algoritmul 
pome§te din alte conditii inipale decat originea. De asemenea, durata regimului tranzitoriu, 
relativ mare, este unui din preturile platite pentru simplitatea sa.

Din considerentele enumerate mai sus, studiile mele s-au focalizat pe perfectionarea 
unor algoritmi care sa preia de la algoritmul SAD ideea simplitatii §i absenta unor medieri 
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empirice (temporale, pe blocuri de date), pe de o parte, §i sa corecteze, cat este posibil, 
minusurile acestui algoritm.

Ideia de a cauta solutii pentru evitarea medierilor temporale este motivata de faptul ca 
marimea blocului de date pe care se face medierea este, practic, un parametru dificil de 
optimizat. Pentru a se obtine o relevanja a datelor prelucrate, este necesar, in mod logic, sa se 
medieze un bloc mare de date Acest aspect conduce, pe de o parte, la cre§terea duratei 
regimului tranzitoriu, deoarece orice algoritm de optimizare a unei probleme neliniare este prin 
natura sa iterativ, §i are nevoie de cateva iterajii pentru a converge la solutia optima. Pe de alta 
parte, cre^terea marimii blocului de date poate conduce la neurmarirea varia{iilor parametrilor 
semnalelor sau ai mediului. La aceste considerente se adauga §i faptul, evidential in [88] §i 
confirmat experimental in [89], al unei viteze scazute de convergenta a cumulantilor de ordin 
superior, particularitate care ne conduce la necesitatea prelucrarii unor blocuri mari de date.

Pentru a ne forma o idee despre convergenta cumulantilor de ordinul doi, trei §i patru, 
in continuare se prezinta un tabel cu rezultate experimentale obtinute de mine §i prezentate in 
[89], care au vizat tocmai masurarea efectului de anulare al cumulantilor cand au ca argumente 
procese statistic independente. In cadrul acestor masuratori s-au folosit doua semnale 
independente, semnalul “Si” este un fragment dintr-o bucata muzicala avand ca instrument 
solist pianul, iar semnalul “S2” este un monolog interpretat de un actor. Ambele semnale pot fi 
considerate ca au valoarea medie zero. Pentru a evidentia “cu aceia§i unitate de masura” 
proprietatea de convergenta spre zero, rezultatele masuratorilor au fost normare la variantele 
semnalelor §i apoi, din marimea obtinuta s-a extras radical de ordin egal cu ordinul 
cumulantului. Rezultatele obtinute sunt prezentate in tabelul urmator:

Tabelul 3.2.1
MarimeVNr. e§ant. 500 5000 50000

ICo^S,)
2 -0.0983 -0.1063 -0.08997

3 -0.1637 0.3205 -0.2984

3
1 0.1937 -0.2764 -0.3425

1
4 '

Cum4(SxS2S2S2)
-0.5048 0.5919 -0.1868

0.5183 0.358 -0.408

In prima coloana a tabclului este sugcrata, sub forma unei formulc, marimea calculate 
pe randul respectiv. Masuratorile s-au facut pentru trei dimensiuni ale blocurilor de date de 
500 de e§antioane, ceea ce corespunde statisticilor de termen scurt ale semnalului vocal de 
5000 §i de 50000 de e§antioane, ceea ce corespunde statisticilor de termen lung ale semnalului 
vocal. Frecvenfa de e§antionare a fost de 11025Hz. Semnul minus din fata unor date 
prezentate a fost preluat de la semnul valorii cumulantului respectiv.

Din acest tabel, privit de sus in jos, se trage concluzia ca proprietatea de convergenta 
spre zero este cu atat mai corect respectate, cu cat ordinul cumulantului este mai mic
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Daca se prive§te tabelul de la stanga la dreapta, se constata ca nu se poate afirma o 
tendinta evidenta de convergenta spre zero a marimilor masurate pe masura ce create volumul 
de date prelucrat.

Masuratorile prezentate subliniaza, inca o data, dificultatea de a alege “corect” marimea 
blocurilor de date.

Datorita acestui comportament defavorabil, este necesar ca la fiecare iteratie a unui 
algoritm bazat pe rezolvarea unor conditii de anulare a cumulantilor sa se prelucreze un nou 
bloc de date. In acest fel, prin medierea intrinseca datorata procesului de iterare, se obfin in 
final rezultate care corespund ipotezei de anulare a cumulantilor. La o analiza atenta a 
procesului de convergenta a unui algoritm bazat pe prelucrari pe blocuri de date, avand in 
vedere argumentele expuse, au loc doua feluri de medieri, cea datorata operatiilor explicite de 
mediere pe blocul de date, §i a doua, implicita, datorata procesului de iterare. In cazul 
algoritmilor de optimizare a unor procese neliniare (sau de rezolvare a sistemelor de ecuatii 
neliniare) operatia de iterare este absolut necesara §i drept urmare procesul de mediere 
implicita, despre care s-a amintit mai sus, este inevitabil. Ba mai mult, el este, a§a cum s-a 
aratat, chiar benefic.

Se pune problema daca se poate profita de medierea intrinseca datorata procesului de 
iteratie pentru a renunta la medierea explicita datorata prelucrarii pe blocuri de date, caz in care 
algoritmul de optimizare s-ar simplifica considerabil. Acest lucru este posibil, cu acceptarea 
unei evolutii relativ lente a algoritmului de optimizare, necesara pentru accentuarea efectului de 
mediere intrinseca, cu conditia ca expresia iteratiei sa contina marimea calculate ca efect al 
medierii explicite la puterea intai. Nu sunt admise produse sau caturi de termeni care provin 
din medieri explicite. Din acest motiv, nu pot fi construip algoritmi bazati numai pe efectul de 
mediere implicit al procesului de iterare care utilizand conditiile de anulare ale cumulantilor de 
grad trei §i patru deoarece ace§tia contin produse de termeni obtinuti prin mediere explicita. 
Singurul cumulant care confine §i un singur operator de mediere explicit este intercorelatia. In 
concluzie, algoritmii de separare a semnalelor, care nu contin operatii de mediere explicita §i se 
bazeaza numai pe medierea intrinseca a procesului de iterare, pot valorifica doar proprietatea 
de anulare a intercorelatiei unor procese aleatoare statistic independente.
Algoritmul SAD valorifica aceasta proprietate impunand condi(ia de necorelare a semnalelor de 
ie§ire. La o analiza atenta se observa ca SAD cu propagare inapoi prezentat in Sectiunea 2.5, 
nu este un algoritm bazat pe minimizarea unei functii cost, pozitiv definite, in raport cu 
coeficientii filtrelor Wi §i W2 a§a cum se procedeaza in cazurile clasice de optimizare §i cum se 
sugereaza §i in Sectiunea 2.3. El se bazeaza pe faptul ca, in anumite conditii de parametrii 
statistic! ai semnalelor §i ale filtrelor de mixare Hi §i H2, solutia dorita pentru filtrele Wi §i W2 
devine punct fix al sistemului de ecuatii de actualizare, iar acestea la randul lor, devin un 
operator cvasineexpansiv in jurul punctului fix [90], In aceste conditii algoritmul evolueaza 
spre solufia dorita. Totu§i aceasta abordare a problemei conduce, pe de o parte, la dificultati 
majore din punct de vedere teoretic in tratarea problemei stabilitatii acestui algoritm §i deci in 
cunoa§terea profunda a caracteristicilor lui, §i pe de alta parte, la conditii mai restrictive impuse 
parametrilor semnalelor §i filtrelor de mixare in care algoritmul evolueaza corect.

In general, prin minimizarea unei functii cost pozitiv definite, bazate pe cumulanti, se 
obtin algoritmi de decorelare in expresiile carora apar produse de marimi care sunt rezultatul 
unor medieri explicite. Acest lucru conduce la imposibilitatea de a obtine algoritmi care sa 
realizeze operative de mediere exclusiv implicit, prin procesul de iterare.

Din acest motiv, pentru obfinerea unui algoritm generalizabil la cazul N>2 propun o 
alta abordare a metodei de deducere a algoritmului adaptiv al decorelatorului cu propagare 
inapoi.
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3.2.2. ALGORITM DE DECORELARE A DOUA SEMNALE BAZAT PE 
GRADIENT! PARTIAL!

In sectiunea urmatoarc sc deduce §i se studiaza un algoritm, neantalnit de mine in 
literatura De§i este putin mai complicat decat SAD, acest algoritm are avantajul unor 
performante de regim tranzitoriu superioare primului, a unei comportari mai stabile §i unei 
structuri care se preteaza in mod “natural” la generalizare pentru cazul decorelarii a N semnale.

Aceste rezultate se objin ca urmare a minimizarii simultane a unui sistem de functii 
cost, fiecare functie fiind minimizata numai in raport cu o submultime a parametrilor care 
trebuiesc optimizati. Aceasta abordare difera fundamental de cazul algoritmilor care 
minimizeaza o singura functie cost in raport cu top parametrii de optimizat.

Se prefera, pentru inceput, tratarea sa in cazul separarii a doua semnale deoarece in 
acest fel i se pot evidentia mai u§or proprietaple §i se pot face comparatii directe cu alp 
algoritmi despre care am amintit.

In acest capitol problema separarii a doua semnale provenite de la surse statistic 
independente este vazuta ca un caz particular al separarii a N semnale provenite de la N surse, 
cu N>2.

Fig. 3.2.1. Decorelator simetrie cu 
propagare inapoi.

3.2.2.1. Deducerea algoritmului
Se pome§te de la decorelatorul simetrie cu propagare inapoi prezentat in Fig. 2.2.5 care 

este reluata §i aici in Fig. 3.2.1.
Se propune adoptarea unui algoritm de 

gradient care sa minimizeze urmatorul sistem 
de functii cost:

■A =^,2W] (3.2.1)

./2 = E[/22(«)] (3.2. 2)

unde ?;[•] este operatorul de mediere statistica 
(a§teptare).

Se dore§te minimizarea simultana a 
puterii a^teptate a semnahdui de la fiecare ie^ire in raport cu coeficientii filtrului care 
dozeaza infiuenta semnahdui de la cealalta iefire asupra sa.

Operapa poate fi denumita “minimizare partiala” intrucat nu se dore§te minimizarea §i 
in raport cu filtrul de la aceia§i ie$ire.

Se observa ca problema de optimizare pusa, nu este una clasica de optimizare, in sensul 
ca exista un sistem de functii cost, §i nu una, care fiecare poate fi interpretata geometric ca o 
suprafata de performanta a§a cum se arata in Fig. 3.2.2. Se considera ca in spajiul 
multidimensional aceste suprafefe se pot reprezenta la etaje diferite ale unei figuri care are ca 
baza spatiul coeficientilor filtrelor. Fiecare dintre aceste suprafe{e poate fi vazuta ca o “vale” al 
carei fir este “de-a lungul coeficientilor filtrului”, care are ca intrare semnalul a carui putere se 
minimizeaza, iar “direepa transversals pe final vaii” este a coeficientilor filtrului care are ca 
intrare celSlalt semnal Firele celor doua vSi sunt “perpendiculare” intre ele. Se poate imagina 
ca pe fiecare dintre aceste suprafete se deplaseazS cate o bilS. Cele doua bile sunt constranse 
sa se gSseascS permanent pe aceea§i “verticals”. Fiecare dintre bile poate influen{a mi§carea 
doar pe o directie perpendiculars pe firul propriei vai. Problema de minimizare consta in 
determinarea pozipei de echilibru a verticalei comune celor douS bile
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Fig. 3.2.2. Suprafetele de performanta ale probiemei 
de optimizare

W'loW

Algoritmul de gradient, in contextul 
mentionat, este dat de relatiile:

(3.2.3)

!E2(n + l) = W2(n)-^2VJ^ (3.2.4)

unde n este indicele normat de timp.
reprezinta vectorii

coeficientilor filtrelor Wi s §i W2 la 
momentul n §i sunt definiti de relatiile:

(3.2. 5)

jk2(«) = (3.2. 6)

>rlW
in care s-a considerat ca filtrele Wi §i W2 sunt de tip F I R. §i au gradele Mi §i respectiv M2.

W2|^ §i reprezinta “gradientii par|iali” definip de relatiile:

^irE

dt2(n)

dt2(n)

= 2E

’ t M 12W^.o(«) 
t („)dt^

(3.2. 7)

?Jk = E

cW20(«)

= 2E

z . dl}(n) 
z‘ ” ^2M 

, x dt}(n)
(3.2. 8)

1
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Hi §i p2 sunt cantitafi reale §i pozitive numite marimi de pas.
Se demonstreaza mai intai ca algoritmul propus are ca puncte critice, in ipoteza ca 

semnalele Si §i s2 sunt independente statistic, vectorii:
= (3.2.9)

^2=^2 (3.2. 10)

unde §i H2 sunt vectorii coeficienfilor filtrelor Hi §i H2 ale sistemului de mixare din 
Fig.2.2.1. Se presupune ca ace§tia sunt tot filtre de tip F I R de grade Mi §i respectiv M2, 
constante in timp §i sunt definifi de relatiile:

^10

^10

^11

(3.2. 11)

(3.2. 12)

Elementele vectorilor din relatiile (3.2.7) §i (3.2.8) se pot serie in termenii
transformatelor Z sub forma:

= fyfzh"—1 = ——=
2nj^ 2 z 2iy* dwu z

1 f a r KU) 1
2nj^„[l-H'l(z)^(z) l-^UXU)f z

1 r 1 r ^U) _ JKU)KUL
2*/ y I - FKU)^U) Li - ^U)^(^) 1 - ^UXU)

dwu ~~2^7-"U u 2^ l-iri(z)^2(z)7'^Z ‘Z"

dz 
z

(3.2.14)

In relatiile (3.2.13) ?i (3.2.14) s-a omis explicitarea indicelui de timp normat n pentru 
coeficientii filtrelor Wi ?i W2 pentru simplificarea expresiilor. Aceasta omisiune se va pastra $i 
in continuare, indicele de timp n fiind explicitat numai in contextul in care este semnificativ

In relatiile (3.2.13) §i (3.2.14) s-au folosit expresiile (2.2.27) §i (2.2.28).

96

BUPT



Utilizand (2.2.1) ?i (2.2.2) in (3.2.14) se obtine:

1 £ Z~>S^ n dz
279”l-^(zX(z) z

du 1 r^X^U)-^))^ ( xz 
« 2tc/” (i _ ^(^(z))2 z^‘zz

dz 
z

1 Ic (u^u''— 1 I H2^ W2(z) .-io ,_ ^o2\U)U • ij^yZlZ F2^7 J u 2n/J0_^(z)^(z)y z

1 du 1 , z^z) dz. _
2jg J 1-^(m)FF2(w) 2 u 27g 1 - ^(z)JP2(z) z

1 ^(u^H^u) - W2(u)) „ du 1 £ - W) „dz

± Jr H2(z)-w2{z)
\-WXu)W2(u) u M z

_ i f //,(«)-^(«) ( . du i £ z^Cz)
2iy* \ -W^W2(u) 1 u 27g1 - ^(z)^2(z) z

, 1 rHXu)-W\u) (} du 1 j^zX^)-^)) ndL_
2np\-WMW2(uy'WU u'2^ (l-^mz))2 z~

1 , du 1 j H2(z)-W2{z) _, , . &

(3.2.15)
Aplicand operatorul de mediere statistic^ in relatia (3.1.13) se observa ca primul termen 

este o intercorelatie intre s2 §i o replica intarziata §i filtrata autoregresiv a semnalului Si. 
Intrucat s-a presupus ca semnalele Si §i s2 sunt independente, aceasta intercorelatie este nula. 
Tofi ceilalfi termeni depind de diferen(ele Hi-Wi §i H2-W2. In situafia in care sunt satisfacute 
relatiile (3.2.9) §i (3.2.10), ace§ti termeni se anuleaza. In concluzie gradientul se 

anuleaza in conditiile cand relatiile (3.2.9) §i (3.2.10) sunt indeplinite simultan.
Urmand calcule similare se obtin acelea§i concluzii despre gradientul .

Dupa aplicarea operatorului de mediere statistica §i regruparea termenilor din (3.2.15) 
rezulta:

1 rl-^i(z)H2(z) z . „ 1 r W2{z)-H2{z) (}„,dz

X J z 2^x w^w2{z}\ M z

1 £ of \
2^\-W^W2^2}Z z

_Lx i-^.(XMy(z)z"-^ 
2tyJ(i-^(z)jr2(z))z ' z _

(3.2.16)

Analog se deduce ca:

97

BUPT



L *>J 2V’t-ir,(z)lr,(z) z

dz 
z

1 4 "^'■':zzz2
2^y(l-^(zX(z)j

(3.2. 17)

Din examinarea relatiilor (3.2.16) §i (3.2.17) se observa ca sistemul dinamic descris de 
ecuatiile cu diferente (3.2.3) §i (3.2.4) are doua puncte critice care sunt date de relajiile:

W\z) = H\z)
W?(z) = H2(z)

(3.2. 18)

care este solutia dorita §i

^(z) =

^(z) =
(3.2. 19)

despre proprietaple careia s-au facut referiri in Secpunea 2.2.1.
Pentru construirea algoritmului de calcul al filtrelor Wi §i W2 se presupune ca punctul 

critic dat de relapa (3.2.18) este un punct de echilibru asimptotic stabil.
Analizand relatiile (3.2.13) §i (3.2.14) §i considerand ca exista relapi similare §i pentru 

marimile corespunzatoare gradientului , se deduce ca ecuapile (3.2.3) §i (3.2.4) pot fi 

scrise §i astfel:

+ 0 - fEX") + m£p2(w)£i(«)] (3.2. 20)

+ 0 - ^2(") + ^24zi(")^2(h)]

unde vectorii D\(n) §i Dz(n) sunt dap de relapile:

(3.2. 21)

£iW =

2Tyh-W}(z)W2(z)T^Z z

l-W,(z)W2(z)T'^Z '~z
(3.2. 22)

z

1

1

1 f 1
2jy* l-^(zX(z)

/>:(«) =

2^\-W,{z)W^T^ [ 

^^-^(z^z) 
(3.2. 23)

27yh-tri(z)H'2(z)7:^Z"M2t‘ J
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Elementele vectorilor Di(w) §i XM") se pot obtine la ie§irile sistemelor prezentate in 
Fig. 3.2.3 §irespectiv Fig. 3.2.4.

Fig. 3.2.3. Sistemul care genereazS elementele Fig. 3.2.4. Sistemul care genereazjl elementele 
vectorului Dp vectorului Dj

Se observa ca elementele vectorului Di(n) se obtin in ramificatiile unei linii de intarziere 
care are Mi-1 celule de intarziere. Fiecare celula de intarziere decaleaza semnalul cu o 
perioada de e§antionare.

Semnalul de la intrarea liniei de intarziere se obtine de la ie§irea unui sistem 
autoregresiv care prime§te la intrare semnalul /](/?).

Bucla de reactie a sistemului autoregresiv contine cele doua filtre Wi §i W2.
Elementele vectorului D2(n) se obfin la ie§irea unui sistem similar dar care prime§te la 

intrare semnalul t2(n).
Algoritmul dat de relatiile (3.2.20) §i (3.2.21) se preteaza la transformarea sa in 

algoritm de gradient stohastic, adica pe proprietatea de mediere intrinseca a procesului de 
iterare:

+1) = + ^(njDSn) (3.2. 24)

W2(n +1) = l2(n) + ii^DAn) (3.2. 25)

Transformarea relatiilor (3.2.20) §i (3.2.21) in relatiile (3.2.24) §i (3.2.25) este posibila 
datorita faptului ca primele contin doar cate un singur operator de mediere statistica (adica nu 
apar produse de medii).

Putem presupune, din punct de vedere euristic, ca algoritmul dat de relatiile de 
actualizare (3.2.24) §i (3.2.25) are proprietatea ca evolueaza, in medie, ca §i algoritmul dat de 
relatiile (3.2.20) §i (3.2.21) in conditiile in care pi §i p2 sunt “suficient” de mici $i semnalele 
“suficient de albe”

Relatiile (3.2.24) §i (3.2.25) prefigureaza evitarea medierilor din relatiile (3.2.20) §i 
(3.2.21), medieri care sunt consumatoare de multe calcule.

Procedeul practic de calcul al semnalelor ti §i t2 rezulta daca se analizeaza relatiile 
(2.2.27) §i (2.2.28) care sunt reproduse mai jos:

w"')= *3’2'
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Sistemele care au functiile de transfer date de relatiile (3.2.26) §i (3.2.27) sunt
prezentate in Fig. 3.2.5 §i respectiv Fig 3.2 6

Fig. 3.2.5. Sistemul care genereazS semnalul 
ti(n).

y>W------------------------------------------------------------------------nWD)
y,(o)-----------W; [J ' L W, W.

Fig. 3.2.6. Sistemul care genereazg semnalul
t2(n).

In acest fel s-a ajuns la situatia ca pot fi determinate toarte marimile care intervin in 
ecuatiile de actualizare (3.2.24) §i (3.2.25).

Pentru o reprezentare mai sistematica a algoritmului in Fig. 3.2.7 §i Fig. 3.2.8 se 
definesc simboluri pentru bucla autoregresiva §i respectiv linia de intarziere cu ramificatii, 
elemente care sunt prezente in sistemele din Fig. 3.2.3 la Fig. 3.2.6.

Vi(n)

Fig. 3.2.7. Definirea simbolului pentru bucla autoregresivU
in Fig. 3.2.7 semnalele Vi(/7) §i t^n) trebuiesc interpretate ca generice. Intrarile Wi §i W2 
simbolizeaza faptul ca blocul are ca date de intrare §i coeficienpi acestor filtre.

c(n) --------r---------- ►cUn) Utilizand simbolurile
Pr] din Fig.3.2.7 §i Fig.3.2.8, in
,-ij *4(n-n t(n)____^Tm j_^D(n) urma sistematizarii relapilor
L p care definesc algoritmul §i

4 marimile cu care opereaza, se
L d______ ajunge la reprezentarea

a sistemica data in Fig. 3.2.9.

Wi W2

■^(n)

Fig. 3.2.8. Definirea simbolului pentru lima de intarziere cu
ramificatii.
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Se observa ca algoritmul are doua fluxuri de semnal corespunzatoare celor doua ecuatii 
de actualizare a coeficientilor filtrelor.

Portiunea de intrare a schemei calculeaza semnalele t\(n) §i t2(n) conform algoritmilor 
reprezentati de sistemele din Fig. 3.2.5 §i Fig. 3.2.6.

Portiunea din mijloc folose§te semnalele /i(w) §i t2(n) pentru a calcula vectorii Di(n) §i 
D?(n) conform algoritmilor reprezentati de sistemele din Fig. 3.2.3 §i Fig. 3.2.4.

Portiunea de ie§ire realizeaza actualizarea coeficientilor filtrelor utilizand semnalele 
6(w) §i h(n) precum §i vectorii Di(n) §i Dzin) conform ecuatiilor (3.2.24) §i (3.2.25).

Facand o comparatie intre ecuatiile algoritmului SAD ale decorelatorului cu propagare 
inapoi (2.5.17) §i (2.5.18) §i ecuatiile (3.2.24) §i (3.2.25), se contata ca algoritmul SAD poate 
fi reprezentat sistemic ca in Fig. 3.2.9 din care lipsesc blocurile functionale ale buclelor 
autoregresive AR12 §i AR22 Acest lucru se datoreaza faptului ca algoritmul SAD utilizeaza 
vectorii 7^ (ri) = [t} (n) • • • (n- M} +1)] §i T2 (w) = [/2 (ri) • • • /2 (w - M2 +1)] in locul 

vectorilor D\(n) §i D2(^) respectiv.

3.2.2.2. Analiza stability!

Analiza stabilitatii algoritmilor numerici beneficiaza de o metoda euristica numita 
“metoda ecuatiei diferentiale ordinare” (EDO) [77], [78], [79]. Aceasta metoda stabile§te 
urmatoarele:

Daca exista un algoritm adaptiv de forma:
&(n +1) - &(n) + X(n,©)) (a)

unde
• X(n,®) este ie§irea unui filtru cu funcpa de transfer 0 rationala, stabila, excitat de 
un semnal de intrare stafionar;
• //(©, X(n, O)) este o functie “suficient de regulata”;

• este o secventa pozitiva de constante, convergenta spre zero §i care satisface 

ipoteza fundamentala = 00
in conditiile mentionate mai sus, pentru studiul stabilitatii, lui (a) i se asociaza o ccuatie 

diferentiala ordinara de ordinul intai:

= h(&) = X(n, ©))] (b)

In principiu, stabilitatea solutiei ecuatiei diferentiale (b) poate fi studiata apoi folosindu- 
se teoria lui Liapunov.

Datorita buclelor de reactie, relatiile matematice care apar sunt foarte complicate, §i 
fac, practic, imposibila crearea unei functii Liapunov de o forma care sa permita obtinerea de 
concluzii evidente pentru cazuri generale.

Din considerentele mentionate, se prefera analiza stabilitatii pomind de la defmitia 
acestei notiuni pentru cazul sistemelor numerice.

Se presupune totu§i ca sunt satisfacute conditiile in care metoda EDO poate fi aplicata, 
presupunere care are drept consecinta valabilitatea ipotezei ca sistemul descris de ecuatiile 
(3.2.24) §i (3.2.25) evolueaza in medie ca §i sistemul descris de ecuatiile (3.2.20) §i (3.2.21).
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Analiza stabilitatii asimptotice locale

Se abordeaza problema stabilitatii asimptotice in jurul punctului (3.2.9)-(3.2.10). 
Se introduc notatiile:

(3.2.28)

C2(z) = W2(z)-H2(z) (3.2.29)

In jurul punctului critic folosind notatiile (3.2.28) §i (3.2.29), sistemul de ecuatii (3.2.3) 
§i (3.2.4) se poate liniariza tinand cont de relatiile (3.2.16) §i (3.2.17):

^i, L
_____ S(z)z”-‘- 2*J^-HXz)H2(z))2 2U - (3.2. 30)

2nj!\-H,(z)H2(z)

^-2E
^2,

■1E1^-̂ dz. 1 £ c'<z) < 
z 271/J (1 H^H^z))2

(3.2. 31)
z

\-H^)H2(z)
2^ z

Relatiile (3.2.30) §i (3.2.31) reprezinta sume de corelatii intre versiuni filtrate 
autoregresiv ale semnalelor Si §i S2.

Se noteaza:

__ Li
\-H\z}HSz} S'{Z}Z 7 (3.2. 32)ynj -

271/ J

s'2{n) = (3.2. 33)

\\-HMH2(z))2S'^z T (3.2. 34)

= 2^
(1 ^iG)7/2(2)) z (3.2. 35)

5i"(n) =
1

271/ '
£------ -------------5 (Az" ~^\-HXz)H2(zYM z (3.2. 36)
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1 f QU) o m (3.2. 37)

_L |-----QU)------s & (3.2. 38)

— £-------- riVJ-------- 5 (z)zn — (3.2. 39)

Semnalele s'(n), 5i"W, s"(n\ s"{n), siV(n)^ (n) se obtin la 
ie§irile sistemelor ale caror scheme bloc se dau in figurile Fig.3.2.10 la Fig. 3.2.17sprezentate in 
continuare.

5i(H)

Fig. 3.2.10 Gcncrarca semnalului s'(n) .

Fig. 3.2.11 Generarea semnalului s'2(n).

Fig. 3.2.14 Gcncrarca semnalului s"(n) .
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s2(n)

Fig.3.2.15 Generarea semnalului s"'(n).

Utilizand notajiile (3.2.32) la (3.2.39), relatiile (3.2.30) §i (3.2.31) devin:

= 2E[s2(w)<(" -')] + 24si"(«)4« -')] =

= 2£
(3.2. 40)

= 2 £[3, (w)< («-/)] + 2£[s"'(m)3; (n - /)] =

= 2£1 5j(w)5 1 (w - i) Cjw) + 2£ S 2 (n)s2(n - i) C2(w)
(3.2. 41)

In relatiile (3.2.40) §i (3.2.41) Ci(n) este vectorul de dimensiune A/i care reprezinta 
diferenta coeficientilor raspunsurilor la impulsul unitate ale filtrelor Wi §i Hi, C^h) este 
vectorul de dimensiune M2 care reprezinta diferenja coeficientilor raspunsurilor la impulsul 

r tf r ft
unitate ale filtrelor W2 §i H2, S i(«), S 1 (w), S 2(w), 5 2 (w) reprezinta vectori de 
dimensiune A/i §i respectiv A/2 formati din e§antioanele s’(n), 5"(w), s'2(n), s"(n), adica:

c2W = k2W-^2

(3.2. 42)

(3.2. 43)
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5 i(n) = (3.2. 44)

Si'(n-A/, +1)

S 2(n)=
s2(w-l)

(3.2. 45)

s’2(n- M2 +1)

" / X s"(n -1)
5 , (n) =

s”^n - M, +1)

(3.2. 46)

5"(n) -i

/ 2 („) = ■v2"(«-l)
(3.2. 47)

s"(n-A/2+l)

Utilizand relatiile (3.2.40) §i (3.2.41), precum §i notapile (3.2.42) la (3.2.47) 
gradient W2|^ §i devin:

= 2E s\(n)s'T}(n) (3.2. 48)

C\n) + 2E S 2(n)S 2(w) (3.2. 49)

Se fac urmatoarele notatii:

(3.2. 50)
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hT
S i(n)

(3.2. 51)

ttT
S । (w)
ttT

S i („-1) (3.2. 52)

= E

(3.2. 53)

In relatia (3.2.3) se scade din ambii membrii vectorul iar in relatia (3.2.4) se scade 
din ambii membrii vectorul H? §i se utilizeaza (3.2.48) §i (3.2.49) cu notatiile (3.2.50) la 
(3.2.53) pentru a obtine urmatorul sistem de ecua(ii cu diferenfe in Ci §i Cz.

C\n + 1) = Q(n) - - H,^2C2(W) (3.2. 54)

+1) = C2W - - ^2C2(tt) (3.2. 55)

Relapile (3.2.54) §i (3.2.55) pot fi scrise sub forma de ecuape matriceala astfel:

Tc^w)’
C2(W + 0_ ~ C2(w) (3.2. 56)

unde §i q?m sunt matrici unitate de dimensiuni A/i §i respectiv A/2
Pentru ca punctul critic dat de relatia (3.2.9)-(3.2.10) sa fie un punct de echilibru 

asimptotic stabil al sistemului (3.2.3), (3.2.4) este necesar §i suficient ca punctul dat de 
coordonatele:

C(") = oJW,
(3.2. 57)

sa fie de asemenea un punct de echilibru stabil al sistemului dat de ecuafia (3.2.57).
In relatiile (3.2.57) vectorii 0^ §i 0^2 au dimensiunile respectiv M2 §i toate 

elementele nule.
Pentru ca punctul dat de relatia (3.2.57) sa fie punct de echilibru asimptotic stabil al 

sistemului (3.2.56) este necesar §i suficient sa aiba loc inegalitatea (3.2.58) pentru orice n

lire, («+i)i ircxw)!

I.c^+o.FiIl&wJ (3.2. 58)

adica norma euclidiana a vectorului concatenat format din vectorii Q §i C? sa se mic^oreze la 
fiecare iteratie.

O relatie echivalenta cu (3.2.58), dar mai u§or de utilizat este:
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Se noteaza matricea sistemului (3.2.56) astfel:

-nM, -n,®<2 
- q^2 - g2o^2 (3.2. 60)

Introducand relafia (3.2.56) in (3.2.59) ji tinand cont de notatia (3.2.60) se ajunge la:

[(VW C2r(M)]|^W- (3.2.61)

Relatia (3.2.61) trebuie indeplinita pentru orice vectori Ci §i G Pentru ca aceasta 
proprietate sa aibe loc este necesar §i suficient ca matricea:

(3.2. 62)

sa fie negativ defmita, aceasta find de fapt conditia necesara §i suficienta ca algoritmul de 
gradient sa fie asimptotic stabil.

Matricea este data de relatia:

Q^rQ^ =

~ ) +

- + p^o^G^ -

- P/^Xj + Pr°^2°^l

- p^^ + ~

— P2Q^j + P2Q^j ^^22

-u2(®^2 + -C) + (3.2. 63)

Matricea este evident simetrica §i are ca valori proprii patratele modulelor
valorilor proprii ale matricei g>X care sunt pozitive.

Pe de alta parte, §i matricea este simetrica §i are elementele reale, deci are toate 
valorile proprii reale.

Pentru ca matricea sa fie negativ definita este necesar §i suficient sa aiba toate 
valorile sale proprii negative.

Relatia (3.2.62) mai poate fi scrisa §i in termenii descompunerii in forme canonice 
Jordan prin transformari de similaritate ale matricelor componente:

98 = 3*
(3.2. 64)

unde A T este matricea diagonals a valorilor proprii ale matricei .
Trebuie sa se aibe in vedere faptul ca matricea este unitara §i deci inversa sa este 

egala cu transpusa sa.
Din relatia (3.2.64) se observa clar ca intrucat toate valorile proprii ale matricei 

sunt reale §i pozitive, iar matricea trebuie sa le aibe pe toate negative, este necesar 
§i suficient ca toate valorile proprii ale matricei sa aibe modulul subunitar
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De fapt aceasta este conditia necesara §i suficienta ca operatorul liniar oc/ sa fie o 
contractie.

Matricea rtf depinde explicit de parametrii statistic! ai semnalelor s[(n), s"(n), s'2(n), 
s”(n) §i implicit de parametrii semnalelor s\(n) §i s2(n). Ca sa putem analiza stabilitatea 
algoritmului va trebui sa exprimam matricea qc/ explicit prin componentele semnalelor S\(n) §i 
s2(n). De aceea in cele ce urmeaza se vor evidentia parametrii semnalelor Si(w) §i s2(n) §i 
parametrii filtrelor Hi §i H2

Se exprima pe rand matricele componente q^i2, 0^21, ^22

/) reprezinta functia de autocorelatie a semnalului s'(n) in punctul -i.

= a[[^

/i(0) r^-l)
rX-D /i(0) - ^-A/,+2)

(3.2. 65)

yX-A/,+1) r^-A/,+2) r,(0)

[ 1
■ M") ;

|_S2"r(w - A/, + 1)J

r2“"(0) rr(-l) r2""(-AA+l)
r-(_D r-(_2)

r2°"(-A<+l) ^“"(-A/,) - r2’"(-- A/2+2) 

(3.2. 66)

r2n(- reprezinta functia de intercorelatieintre semnalele s2(n) §i s"(n) in punctul -i.

r srw 1

|_5,"r(n- A/, +1)]

^'(0) rn~l)

rxou(- i) reprezinta functia de intercorelatie intre semnalele 5i(w) §i s"(n) in punctul -i.

^2 = E[[5'(»)52'r («)]] =

^'(O) r2'(-l)
r2'(-l) r2'(0) • r2'(-A/2+2)

(3.2. 68)

r2'(-A/2+l) r2'(-A/2+2) <(o)
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rA~ d reprezinta functia de autocorelape a semnalului s'^n) in punctul -i.

Se noteaza cu G sistemul buclei autoregresive, definit de functia de transfer:

G(z) =-------ff—ft (3.2. 69)

Se noteaza cu G(n) vectorul raspuns la impulsul unitate al sistemului G. Acest vector 
are dimensiune infinita.

In aceste conditii, matricele g#i2, ©^21, ©^22 se pot rescrie explicit in termenii 
parametrilor statistici ai semnalelor Si §i S2 precum §i ai raspunsului la impuls al sistemului G.

Elementele matricei q$w sunt:

rX- /) = - 0] =

2 g>^ SA {n-1- i)
j=0 i=0

= E E gjgi (" _ A -z -')]=
j=0 (=0

j = 0 1=0

(3.2. 70)

Analog se deduce ca elementele matricei 0^22 sunt:
co co

ri (- 0 = E E gj g.ri (~1 -' + j)
j=-0 i=0

(3.2. 71)

Elementele matricei ©-#21 sunt:

r?"(-1) = “ z)] =

= E s^n^g^n-l- j) =

= £ 5,(w)£g,£g,sx(n-l-j-i) = (3.2. 72)

= E E g; g, £’[si (w)5i(w ~l~ j- 0] =
j=0 i=0

j=0 i=0

Analog se deduce ca elementele matricei -#12 sunt:

r"" (-1) = S E g,g-r2 (~l~ J'
J=O 1=0

(3.2. 73)

In relatiile (3.2.70) la (3.2.73) g, sunt coeficien(ii raspunsului la impulsul unitate al 
sistemului G. Cu acestea, matricele o^n, 0^12, o 21, 0^22 devin:

= E
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j=0 i=0

rl(-'+y)

'iC-i-'+y)

r,(-W, + I-/ + 7)

r2(-A/, + I-/-7)

7=0 1=0

r,(-l-i + j) — r\-Mx +I-/ + 7) 
rX-‘ + J) •■■ r\-Mx+2-i + j}

r\-Mx+2-i + j) ■■■ rx(-i + j)

(3.2. 74)

r2(-+1-/-7)
r2(-2-i-j) ••• r2(-M2-i-j)

r2(-Mx-i-j) ■■■ r2(-Mx-M2+2-i-j)

(3.2. 75)

^(-l-z-7) r^-M.+X-i-j)
rx(-2-i-j) ••• r,(-Mx-i-j)

rx(-M2-i-j) ■■■ rx(-Mx-M2+2-i-j)

7 = 0 i = 0

r,(-M2+\-i-j)

(3.2. 76)

7=0 » = 0

r2(-A/2 +I-/ + 7)

r2(-l-/ + 7) r2(- M2 +I-/ + 7)
r2(~i + j) ■■■ r2(- M2+2-i + j)

r2(- M2+2-i + j) ••• rx(-i + j)

(3.2. 77)
Matricele din sumele care compun pe 11 §i 22 sunt de fapt matricele de 

autocorelatie de dimensiuneM\*M\ §i respectivM2^2 ale semnalelor si §i respectiv S2, pentru 
cazul i=j, §i matrice obtinute din acestea prin translatarea diagonalei principale in sus, pentru 
cazul cand j>i §i in jos, cand j<i.

In compunerea matricei intra matricea de autocorelatie a semnalului Sj, despre 

care se §tie ca este pozitiv definita, cu o pondere egala cu g2.

In mod similar, in compunerea matricei 22 intra matricea de autocorelatie a 

semnalului S2, despre care se §tie ca este pozitiv definita, tot cu o pondere de og2.
Matricele w §i 0^22 sunt pozitiv definite, fiind matrice de autocorelatie ale 

semnalelor s[(n) §i respectiv s'2(n).
Matricele din sumele care compun pe 0/62 §i 21 sunt formate din autocorelatii ale 

semnalelor s2 §i Si dar organizate in felul urmator:
Toate elementele de pe diagonalele paralele cu diagonala secundara sunt egale intre ele. 
Elementul care reprezinta aulocorelatia in punctul cel mai apropiat de origine este cel din colful 
stanga-sus, iar elementul care reprezinta autocorelatia in punctul cel mai departat de origine 
este in coltul dreapta-jos. Intrucat functia de autocorelatie este, in general, descrescatoare, in 
modul, o data cu departarea de origine, rezulta ca matricele din relapile (3.2.75) §i (3.2.76) au 
elemente care scad, in modul, pomind din colful stanga-sus spre cel din dreapta-jos. Mai mult, 
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cu cat suma i+j este mai mare, cu atat valoarea elementului maxim, in modul, este tot mai 
mica. Datorita acestui comportament, este evident ca influenta acestor matrice tinde sa fie tot 
mai mica pe masura ce cre§te suma i+j.

Analiza stabilitatii pomind de la matricea de forma data in relatia (3.2.63) este 
extrem de dificila. De aceea se va simplifica problema in felul urmator.

Se considera ca parametrii marime de pas se aleg egali, adecam = p2 = p. Din cele 
expuse rezulta ca pentru ca algoritmul sa fie asimptotic stabil este necesar §i suficient ca 
matricea qg/ definita de relatia (3.2.60) sa fie o contractie.

Condifia necesara fi suficienta pentru ca matricea sa fie o contractie este ca 
matricea definita de relatia (3.2.78)

s (3.2.78)

sa fie pozitiv definita in conditiile in care parametrii pi fi p2pot fi alefi oricat de mid fi egali 
intre ei.

Acest lucru este motivat de faptul ca valorile proprii ale matricei sunt de forma (in 
ipoteza ca pi = p2.= p):

^,=1-^, (3.2.79)

Daca se considera ca

+ JL , , 7 = 1,...,^ (3.2. 80)

rezulta:

X = 1 - pc, - jpy, (3.2. 81)

$i

|x (3.2.82)

Impunand

|* , ' = 1.-.A/, + M2 (3.2.83)

rezulta:

°,>^+r) (3.2.84)

Deoarece membrul drept al inegalitatii (3.2.84) este pozitiv, rezulta ca partea reala a 
fiecarei valori proprii a matricei qM trebuie sa fie pozitiva.

in consecinta, matricea oJl trebuie sa fie pozitiv definita.
Deoarece, in ipoteza ca qM este pozitiv definita, relatia (3.2.84) trebuie sa fie 

indeplinita pentru toate valorile proprii, parametrul p trebuie ales astfel ca sa satisfaca conditia.

n < min ' = 1,-, + M2 (3.2. 85)|X+Y, J
Se cunoa?te faptul ca daca o matrice reala, patrata, este pozitiv definita, atunci $i 

matricea simetrica:
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(3.2. 86)

este pozitiv definita.
Implicatia este §i inversa, in sensul ca dandu-se o matrice simetrica pozitiv definita, 

orice matrice reala, patrata, care o are pe ca parte simetrica, va fi pozitiv definita.
In aceste conditii, este mai convenabil, ca in continuare sa se lucreze cu matricea 

simetrica :

+®^sT) =

+ ©^21)

|(©^12+©^29

q^22

(3.2. 87)

In relatia (3.2.87) s-a avut in vedere faptul ca matricele §i ®#22 sunt simetrice. 
Se noteaza:

125 “ 2 (°^12 + °^21 ) (3.2. 88)

Deci, matricea se poate serie:

Q/^\2S 

^22
o^(s (3.2. 89)

La aceasta concluzie, ca matricea trebuie sa fie pozitiv definita se ajunge §i daca se 
considera ca parametrii p in (3.2.63) sunt suficienp de mici pentru ca termenii in p2 sa devina 
nesemnificativi.

O condipe necesara §i suficienta pentru ca matricea o^s sa fie pozitiv definita, este 
(conform Anexei 1) indeplinirea simultana a urmatoarelor relatii:

। sa fie pozitiv definita. (3.2. 90)

©#22 - ^2So  ̂u} }2S sa fie pozitiv definita. (3.2. 91)

o^u §i ©<22 sunt matrice de autocorelafie, §i se poate considera ca in general sunt 
pozitiv definite (sunt cel putin pozitiv semidefinite).

Ramane sa se determine conditiile in care are loc (3.2.91).
Rela|ia (3.2.91) are avantajul ca opereaza cu matrice de dimensiuni mult mai mici decat 

dimensiunea lui o^s.
Se face observatia ca intrucat matricele o^n,o^22 §i sunt reale §i

simetrice §i deci, valorile lor proprii vor fi reale.
Din ceea ce se cunoa§te pana in acest moment, se pot evidentia anumite concluzii de 

ordin calitativ legate de stabilitatea asimptotica locala a algoritmului.
Se poate aprecia ca matricea va avea o valoare proprie minima cu atat mai mare, 

cu cat influenta matricelor de autocorelape din sumele lui §i q^22 este mai mare §i cu cat 
sumele de matrice din ©<12 §i 0^21 sunt mai putin semnificative. Aceasta se intampla cand, pe 
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de o parte, =o g2 este cat mai mare posibil fata de g2 §i, pe de alta parte, cu cat functiile de 

autocorelatie ale semnalelor Si §i S2 sunt mai rapid descrescatoare.

Prima cerinfa, aceea ca . o g2 sa fie cat mai mare fafa de g2, conduce la ideia ca 
polii lui G(z) sa fie cat mai apropiati de cercul unitate, situatie care se intampla atunci cand 
functiile de transfer ale filtrelor Hi §i H2 se apropie de cele ale unor linii de intarziere cu 
atenuari relativ mici, adica coeficientii z=l,2, find spre zero, iar coeficientii semnificativi him 
se grupeaza in jurul unui indice m care reprezinta intarzierea.

A doua cerinta conduce la ideia ca algoritmul se comporta cu atat mai bine, cu cat 
semnalele Si §i S2 sunt de banda mai larga, adica se apropie mai mult de zgomotul alb.

Algoritmul poate deveni neconvergent daca lucrurile se intampla invers. Astfel, daca 
devine comparabil cu g2, atunci filtrele Hi §i II2 au funcpi de transfer in care partea 

“intarziata” a semnalului devine nesemnificativa in comparatie cu partea ‘neintarziata”, adica 
7=1,2, devin semnificativi in comparatie cu coeficientii care dicteaza intarzierea him.

Pe de alta parte, daca semnalul tinde sa fie constant, adica sa aiba o banda ingusta in 
jurul lui zero, atunci matricele din componenta lui qM 12 §i 21 au coeficienti cu valori 
semnificative intrucat functiile de autocorelatie sunt lent descrescatoare.

In cazul in care semnalele Si §i s2 sunt periodice sau sunt ciclostationare, matricele lor 
de autocorelatie pot deveni singulare §i in acest caz algoritmul este de asemenea divergent.

Un alt factor care influenteaza convergenta algoritmului este dezechilibrul de puteri ale 
semnalelor Si §i s2. Cu cat raportul puterilor este mai mare, cu atat trebuie sa fie mai mare 
^^g2 in comparatie cu g2 pentru ca matricele de autocorelatie sa compenseze efectele 

matricelor din componenta lui 0^12 §i 0^21 Aceasta inseamna ca, cu cat atenuarile partilor 
“intarziate” ale semnalelor care se propaga prin Hi §i H2 sunt mai mici, cu atat algoritmul 
ramane convergent la rapoarte de puteri mai mari, in acelea§i conditii de caracteristici spectrale 
relative ale semnalelor.

Este evident faptul ca, pentru asigurarea stabilitatii, parametrii p, trebuiesc ale§i cat mai 
mici. Acest lucru influenteaza defavorabil viteza de convergenta. Din motivele enumerate, 
parametrii p se aleg in urma unui compromis.

Din pacate, a§a cum se observa, complexitatea relatiilor nu permite o analiza cantitativa 
a stabilitatii asimptotice cu concluzii evidente, pentru cazul general al unor semnale care au un 
spectru oarecare.

Totu§i pentru anumite situatii limita se pot face observatii cantitative asupra 
proprietatilor de stabilitate.

In cele ce urmeaza se dau cateva exemple in acest sens.

Analiza stabilitatii asimptotice locale in cazul semnalelor de tip zgomot alb

Se considera cazul cand ambele semnale Si §i S2 sunt de tip zgomot alb.
Pentru simplificare se considera ca M\=M2=M.
In acest caz matricele §i devin:

=^.0/4 (3.2.92)

0^22 (3.2.93)

unde
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(3.2. 94)

§i Pi=cf, puterea semnalului si, iar P2=q2, puterea semnalului s2. 
Matricele ©^i2 §i o^21 devin:

go 0 -• o’

o#12 = P2 •
0 0 •• • 0

(3.2. 95)

0 0 .. 0

'go 0 - o'

0 0 ••• 0
g^Z21 = • (3.2. 96)

0 0 ••• 0

Utilizand relatiile (3.2.95) §i (3.2.96) matricea devine:

go2 0 ... o’

P + P2 0 0 ... 0
^ns - ' 2 2 • (3.2. 97)

0 0 ... 0

Fie matricea
"^1 mn •

ii 1- m2i ^22 •

(3.2. 98)

mM2 '

Utilizand (3.2.97) §i (3.2.98), matricea j/12X devine:

12$Q/^^] । 12£ —

^Py

’1 0 ..
0 0 ..

• o’
• 0

(3.2. 99)

0 0 ..•• 0

Elementul mw este dat de relatia:

_ Au
11 A (3.2. 100)
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unde A este determinantul matricei iar Ah este complementul algebric al elementului de 
indice (1,1) al matricei ©4^.

Cu ajutorul relatiilor (3.2.100) §i (3.2.99) matricea din relatia (3.2.91) devine:

h8, 4^ go a
co

pzlLgigM 
i=Q

OO

HO

pzlLgigiA
/=0

co

P^Lg2
1=0

00
^2^L

oO

HO
00

^2^ M-2

j=0

(3.2. 101)

Deoarece caracterul pozitiv definit al unei matrice nu se modifica printr-o transformare 
liniara a coordonatelor, prin reversarea coordonatelor se obtine o matrice similara cu data 
de relatia:

QO 

p^g2 

pzigtgM 
r-0

PzUg.giA
00

P'^g2
HO

^2^L 8i8nM 1

(=0
CO

PzHg.g.^-2
i- 0 (3.2. 102)

PzXg^MA p V p V ’ _ + 4 An
HO HO ^r\

Se cunoa^te faptul ca o conditie necesara §i suficienta pentru ca o matrice reala §i 
simetrica sa fie pozitiv definita, este ca toti determinantii minori principal! sa fie pozitivi, adica:

Ai - *n > 0, A2 —
*n

*21
A>0 (3.2. 103)

Analizand matricea (^s se observa ca toti minorii principal!, cu exceptia 
determinantului matricei, sunt egali cu cei ai matricei despre care se §tie ca este pozitiv 
definita §i deci, ace§ti minori sunt top pozitivi. In consecinta, trebuiesc determinate conditiile 
in care determinantul matricei este pozitiv.

Dezvoltand determinantul matricei in suma de doi determinant!, dupa ultima 
coloana, rezulta:
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g* ^2 SiSi+M 2 

i-0

00

^21 ^i^im i
i=0

^2ZLgigi+M~2

z-0
00

^Z^g^, -
1=0

(3.2. 104)
0

0

M\ Au
4P} go A

In relatia (3.2.104), primul determinant are valoarea P2M A.
Dezvoltand al doilea determinant dupa ultima coloana, se obtine rezultatul:

(/;+p2)2 a., W1
_ V 1 z/ ^4__ □_ pM \ a

47] go A 2

in concluzie, relatia (3.2.104) devine:

(3.2. 105)

Dupa calcule elementare, se ajunge la condipa necesara §i suficienta pentru ca 
determinantul din relatia (3.2.105) sa fie pozitiv:

g2 A„ 2^ W (3.2. 106)

Relatia (3.2.106) este condipa de stabilitate a sistemului in cazul cand semnalele Si §i S2 
sunt de tip zgomot alb.

Dupa cum se observa, membrul stang al inegalitatii depinde numai de parametrii 
filtrelor Hi §i H2, iar membrul drept depinde numai de rapoartele de puteri ale semnalelor.

Se remarca faptul ca membrul drept este supraunitar, valoarea sa minima, egala cu unu, 
obtinandu-se cand puterile sunt egale.

Exemplul 1:
Pentru a se infelege mai bine implicatiile acestei condijii de stabilitate, se exemplifica 

studierea comportarii unui sistem pentru care filtrele Hi §i H2 au M=2.
in acest caz matricea q^g devine:

ZA Z^.^.i
/=0 /-0

. rO i 0

(3.2. 107)

116

BUPT



00 

ah = Hgi 
i=0

Conditia (3.2.106) devine:

Pentru M-2 filtrele Hi §i H2 au functiile de transfer date de relatiile:

H2(z) = h2O+h„z 1

In aceste condipi avcm:

) 1 - H\z)H2(z)

___________________ 1_________________
1 — /?io^2O ~ (^10^21 + 1^2o)^ “ ^11^21^

(3.2. 108)

(3.2. 109)

(3.2. 110)

(3.2. Ill)

(3.2. 112)

(3.2. 113)

Pentru a se putea lucra cu relatii simple, care sa poata fi interpretate, se presupune ca 
filtrele Hi §i H2 sunt identice, adica:

= H2{z) = H(z) = hQ + h}z~' (3.2. 114)

In aceasta situatie G(z) devine:

= = i-(Ao+/,|Z f =

11 11
= ~i------- 7 •---- 7---------- x---- + ~i--------\----- 7------- \---- = (3.2. 115)2O + A0) 1 ( K K 2(1-Ao) t ( A, V

I l + h0J U-V

____ 1 A ; -1 t 1 y f 7~'
~ 2(1 + Ao) l + v' 2(l-/f0)“^l-v “

In relapa (3.2.115) ultima egalitate are loc daca seriile sunt convergcnte, sau, altfcl 
spus, daca polii lui G(z) sunt in interiorul cercului unitate.

Polii lui G(z) sunt:

P<=T^~ (3.2.116)
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n
2 1 + ^0

(3.2. 117)

Dupa cum se observa, polii sunt reali §i deci trebuie sa satisfaca simultan conditiile:

1
1

-1
-1

<Pi
<P1

(3.2. 118)

Domeniul in planul care satisface conditiile (3.2.118) este interiorul patratului 
care are varfurile de coordonate (1,0), (0,1), (-1,0) §i (0,-1) a§a cum este prezentat in 
Fig.3.2.18.

Din examinarea ultimei relatii din (3.2.115) se deduce ca:

1
go = l-A2 (3.2. 119)

g = ——4- I +—7—!—r[ ^ ■ | ; / = l,...,oo (3.2. 120)
2(l + A0)l 1 + V 2(l-A0)U-V

Dupa calcule elementare se deduce ca:

y> 2 _~ ~  zj 2 121)

_________________ ____________________
[(’ + # [(1 - ][1 - hl + A,2 ] (3.2. 122)

Utilizand relapile (3.2.119), (3.2.121), (3.2.122), dupa calcule elementare, relatia 
(3.2.110) devine:

(3.2. 123)

Se fac notajiile:

(3.2. 124)

(3.2. 125)

Dupa calcule elementare, utilizand (3.2.124) §i (3.2.125), conditia (3.2.123) devine:

£

P
(3.2. 126)

Rela{ia (3.2.126) define§te un domeniu admisibil pentru valorile coeficienplor hQ §i hx in 
planul (hoM exterior unei elipse care are axele suprapuse peste axele de coordonate, semiaxa 
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mare egala cu unitatea pozitionata pe axa (QM) §i semiaxa mica egala cu pozitionata pe 
axa (0,Z?i).

~ Acest domeniu este suprapus, in Fig. 3.2.18, peste domeniul admisibil de valori care 
asigura pozitionare polilor functiei de transfer G(z) in interiorul cercului unitate.

Fig. 3.2.18. Domeniul admisibil de valori ale parametrilor h0 $i hi care asiguri convergenta algoritmului

Domeniul valorilor admisibile este cuprins in portiunile exterioare elipsei, dar interioare 
patratului exclusiv liniile de contur.

In continuare se analizeaza cateva situatii posibile de rapoarte de puteri ale semnalelor 
si §i s2.

Daca atunci ^1 §i p~0. in aceasta situatie domeniul de convergenta este 
interiorul patratului din care se exclude portiunea de pe axa adica 7?i=0.

Daca P\»P2 sau P2»Pi, atunci K > oo §i p > 1. In aceasta situatie elipsa se 
transforma intr-un cere cu raza unitate §i domeniul de valori admisibile devine vid.

p
Spre exemplu, daca -J- = 2 rezulta: K « 1,06; p « 0,239; ^/p « 0,489. Deci in acest 

Pi
caz algoritmul poate fi convergent doar pentru valori ale lui hQ §i h\ din exterioml elipsei care 
are semiaxa mica aproximativ egala cu 0,49 , dar aflate in interiorul patratului.

O concluzie deosebit de importanta este ca daca Ai=0 atunci algoritmul nu poate fi 
convergent pentru nici un raport de puteri. Cu alte cuvinte, separarea semnalelor poate avea 
loc numai daca amestecul lor este rezultatul propagarii celor doua semnale la cei doi receptori 
pe drumuri diferite, adica exista o diferentiere spajiala intre surse.

Exemplu 12:
Se considera cazul cand

H\z) = H2(z) = H(z) = a • |a| < 1 (3.2. 127)

§i semnalele Si §i s2 sunt de tip zgomot alb.
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in aceasta situate avem:

= l-^2' z^ = ■ Z

1 U • Z /=0

Din (3.2.128) rezulta ca:

a m ; i = 2km, k = 1,..., oo
0 ; in rest

(3.2. 128)

(3.2. 129)

tn aceste conditii matricea data de (3.2.94) devine:

oo

i=0

0 0

= 0
i 0

0

0 0
00

•

j~0
rm 1

(3.2. 130)

Sunt valabile urmatoarele rezultate:
OOOO 00 -I

1^0 k^O k-0 1 U

ag

(3.2. 131)

(3.2. 132)

(3.2. 133)

(3.2. 134)go =1
in aceste conditii conditia (3.2.106) devine:

(3.2. 135)

Pentru rapoarte mari de puteri PjP2 relatia (3.2.135) se poate simplifica astfel:

1
1-a4 (3.2. 136)

p
Spre exemplu, pentru a=0,9 algoritmul este asimptotic stabil pentru —L < 33,8, sau

^2

exprimat in decibeli 15,29 dB.

Exemplele 1 §i 2 confirma previziunile calitative conform carora algoritmul indepline§te 
conditiile de stabilitate asimptotica cu atat mai bine, cu cat raportul de puteri ale semnalelor se 
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apropie de unu. Pe de alta parte, separarea poate avea loc §i la rapoarte de puteri cu atat mai 
mari, cu cat coeficientul partii intarziate a semnalelor prin filtrele Hi §i H2 este mai apropiata 
de unu. Avand in vedere considerentele prezentate in Secpunea 2.2.2, acest lucru inseamna ca 
sursele trebuie se afle la o departare mai mare fata de receptori. Deci, cu cat sursele sunt mai 
departate de receptori, cu atat create §i raportul de puteri ale semnalelor pentru care separarea 
este posibila. De asemenea, din Exemplul 1 rezulta efectul negativ pe care il are coeficientul de 
ordin zero, daca este nenul, in ambele filtre ale sistemului de mixare a semnalelor. Acest lucru 
inseamna, pentru reducerea valorii coeficientului de ordin zero, ca sursele sa nu se gaseasca pe 
planul y,

Analiza stabilitatii asimptotice locale in cazul filtrelor de mixare de tip linie de intarziere

Se presupune, in rationamentul urmator, ca filtrele Hi §i H2 sunt* de tip linie de 
intarziere, situatie foarte apropiata de realitate in multe cazuri cand pot fi neglijate reflexiile din 
mediul inconjurator.

Se considera ca sursele sunt plasate pe axa receptorilor, de o parte §i de alta a acestora. 
Receptorii se afla la o distanta d unul de celalalt.

Daca distanta d este suficient de mare incat timpul de parcurgere a ei de catre unda 
purtatoare de informatie este mai mare decat suportul functiilor de autocorelatie ale semnalelor 
Si §i s2 atunci forma matricelor §i se simplified considerabil.

Spre exemplu, o astfel de situatie poate aparea daca receptorii sunt microfoane 
amplasate la o distanta mai mare decat un metru. In acest caz timpul de propagare de la unul 
la altul, prin aer, este mai mare de 3ms. Suportul functiei de autocorelatie a semnalului vocal, 
masurata ca statistic^ de termen lung, este de aproximativ 2,5ms [80],

Consideram ca H\(z) §i //2(z) sunt de forma:

HXz) = ^zm' (3.2.137)

(3.2.138)

unde Mi ?i M2 respecta condi{iile ca sa fie mai mari decat suporturile functiilor de autocorelatie 
ale semnalelor Si 51 82-

In asemenea situa(ii, rclapilc (3.2.74)-(3.2.77) devin:

'i(O)

r,(-M1+l)

'i(-i) - +0
^(0) - r,("H+2)

r,(-W,+2) - r,(0)

^(O) 
r2(-1)

0^2 * go '

r2(-l) r2(-W2+0
r,(-2) r2(-M^

r^-M^ - r2(-Mt-M2+2\

(3.2. 139)

(3.2. 140)
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^(o) n(-i) 'i(~A<+1)

,2 ^(-l) ^(-2)

-M2 +2)

r2(O) ^(-O •” ''zG^+O

r2(-M2+i) r2(-M2+2) - r2(O)

In contextul relatiilor(3.2.137) §i (3.2.138), avem:

Din (3.2.143) se deduce ca:

. daca ' = + Ml)
0 ; in rest

§i, in consecinta:

go =1

(3.2. 141)

(3.2. 142)

(3.2. 143)

(3.2. 144)

(3.2. 145)

(3.2. 146)

Utilizand (3.2.145) §i (3.2.146) in (3.2.139)-(3.2.142), §i acestea in condipa (3.2.91) 
rezulta ca pentru ca algoritmul sa fie asimptotic stabil trebuie sa aiba loc relapa:

- ------------- -----------• y&l 2 + ) este pozitiv definita (3.2. 147)

unde este matricea de autocorelatie a semnalului Si care apare in membrul drept al relatiei 
(3.2.139), este matricea care apare in membrul drept al relatiei (3.2.140), este 
matricea care apare in (3.2.141) §i este matricea de autocorelatie a semnalului S2 care 
apare in relatia (3.2.142).

Din analiza conditiei (3.2.147) se observa ca daca coeficientii h]M §i h2M^ au modulul 
apropiat de unu, efectul produsului de matrice care se scade din ^2 §i care este pozitiv definit, 
devine nesemnificativ. Deci maija de variape a parametrilor semnalelor pentru care matricea 
rezultanta este pozitiv definita create §i ea.

Din (3.2.144) se observa ca relapile (3.2.139)-(3.2.142) raman valabile atata timp cat 
suportul functiilor de autocorelatie este mai mic decat suma intarzierilor prin filtrele Hi §i H2. 
In cazul exemplului luat, relatiile raman valabile pana la o distanfa dintre microfoane de 
aproximativ 45cm. Se face observapa ca algoritmul poate ramane asimptotic stabil §i in cazul 
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cand microfoanele sunt mai apropiate, dar tratarea problemei convergentei nu mai poate fi 
facuta cu aceste relapi simplificate.

Pentru a exemplifica afirmatiile de mai sus, sa consideram ca frecventa de e§antionare 
este de lOKHz. In acest caz, intrucat perioada dintre e^antioane este de 0,1ms, inseamna ca 
functia de autocorelajie are valori semnificative doar pentru indici cuprin§i intre 0 §i 25. De 
aici rezulta ca daca Mi+M2>25 se poate aplica teoria simplificata expusa mai sus. Din punct de 
vedere geometric, acest lucru inseamna ca suma diferentelor de drum ale undelor sonore care 
se propaga de la cele doua surse la fiecare dintre receptori trebuie sa fie mai mare de 85-90cm. 
In cazul cand sursele se afla pe dreapta care une§te cei doi receptori, din conditia de mai sus 
rezulta ca se poate aplica aceasta teorie simplificata daca distanta dintre receptori este de cel 
putin 45^ cm, a§a cum s-a afirmat.

In cazul cand §i h2M^ au modulul apropiat de unu, atunci se poate considera ca

>:> matricea se poate aproxima astfel:

(3.2. 148)

In acest caz, matricea este simetrica §i are toate valorile proprii reale §i pozitive. 
Pentru acest caz simplu, din punct de vedere analitic, se pot face consideratii cantitative asupra 
parametrului marime de pas. Relatia (3.2.85) devine:

2 
^max

(3.2. 149)

unde Xmax este valoarea proprie maxima a matricei
O marime acoperitoare pentru p se obtine majorand numitorul relatiei (3.2.149) la 

suma tuturor valorilor proprii ale lui :

2_________________ 2_____________
- r1—^mx-p^m2p^

MX-PX+M2P2 
__________2__________ 

[Mx-Px+M2P^£

(3.2. 150)

In rela(ia (3.2.150) P\ ?i Pi reprezinta puterile semnalelor ?i, trebuie facuta mentiunea 
ca, intr-o prima aproximare, nu s-au facut ipoteze simplificatoare asupra spectrelor lor.

Rezulta ca parametrul marime de pas trebuie ales invers proportional cu puterile 
semnalelor, invers proportional cu intarzierile filtrelor de mixare §i invers proportional cu 
energia coeficientilor raspunsului la impuls a sistemului bucla autoregresiva

Spre exemplu, daca =h2M=W ?i ^+^=25, din relatia (3.2.150)
rezulta c8 p<0,0072. La prima vedere relatia (3.2.150) pare excesiv de acoperitoare, daca se 
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are in vedere ca cele doua filtre Wi §i W2, la convergent^, au cate un singur coeficient. Dar 
exista alte considerente care impun alegerea unor valori mici pentru pasul de adaptare.

Daca luam in considerare faptul ca algoritmul pleaca dintr-un punct initial (care poate fi 
originea) §i ca in practica nu se cunoa§te exact valoarea lui M\ §i A/2, filtrele Wj §i W2 nu pot fi 
considerate ca avand un singur coeficient, ci, pentru cazul analizat, ar trebui sa aiba cel pufin 
treisprezece coeficienti fiecare. Regimul tranzitoriu al algoritmului se caracterizeaza prin faptul 
ca toti coeficien|ii au o evolu|ie tranzitorie. Daca valoarea lui p nu este suficient de mica, 
pentru a se asigura un efect de mediere intrinseca corespunzator, evoluand 26 de coeficienti 
deodata, este foarte posibil sa se ajunga la situafia nerespectarii condipei de stabilitate a buclei 
autoregresive data de relatia (2.2.29) §i algoritmul sa devina divergent. Evolutia acestor 
coeficienti este putemic influenjata de caracteristicile spectrale ale semnalelor. Este posibil ca 
in anumite conditii, cand semnalele sunt putemic colorate, evolutia tranzitorie a coeficientilor 
sa fie de a§a natura, incat oricat 1-am mic§ora pe g, sa apara un moment cand relatia (2.2.29) sa 
nu mai fie satisfacuta, moment in care algoritmul devine divergent. Aceste aspecte vor fi 
tratate mai in amanunt in alte sectiuni ale acestui capitol.

Semnificatia punctului de echilibru asimptotic stabil al algoritmului

Procedandu-se asemanator cu metoda folosita pentru liniarizarea relatiilor referitoare la 
gradient! in jurul punctului critic, se ajunge la:

j,=Ep'w]«4si2 (")]+ (3.2. 151)

(3.2. 152)

unde qtKi §i sunt definite de relatiile:

(3.2. 153)

$ 2Mt (W “ 1)= E (3.2. 154)

Vectorul S este de dimensiune A/2 §i confine ultimele M2 e§antioane ale 

semnalului s' (w), iar 5 2m1('O este de dimensiune §i confine ultimele e§antioane ale 
semnalului (w)

Din (3.2.151) §i (3.2.152) rezulta:

(3.2.155)
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(3.2. 156)

Din examinarea expresiilor (3.2.155) §i (3.2.156) se observa ca intrucat Ci(w) §i 
sunt vectori oarecare, membrii lor drepti nu au semnele bine precizate, ci depind de alegerea 
concreta a vectorilor abatere. In consecinta punctul de echilibru asimptotic stabil al 
algoritmului nu este punct de extrem local pentru nici una dintre functiile cost J\ §i Ji. In 
schimb, se observa ca au loc relajiile:

(3.2.157)

(3-2-158)

In conditiile in care algoritmul este convergent, el tinde sa conduca sistemul in a§a fel 
incat (3.2.157) §i (3.2.158) sa aiba loc. Acest lucru se realizeaza datorita constrangerilor in 
evolutia sa impuse de executarea simultana a ecuatiilor de actualizare (3.2.3) §i (3.2.4) §i 
ipotezei ca semnalele surselor sunt independente statistic.

Analiza stabilitatii asimptotice globale in cazul filtrelor de mixare de tip linie de 
intarziere

Pana acum s-a studiat problema convergen{ei asimptotice locale. S-a observat ca 
datorita complexitatii chiar §i a relatiilor liniarizate, determinari cantitative s-au putut obtine 
doar in cazuri limita, fie cand semnalele au fost considerate de tip zgomot alb, fie cand s-au 
considerat filtrele Hi §i H2 de tip linie de intarziere cu un singur coeficient.

Studiul problemei convergentei asimptotice globale presupune demonstrarea mic§orarii 
normei vectorului abatere al coeficientilor filtrelor la fiecare itera{ie, pomind din orice punct de 
start care satisface conditiile de stabilitate ale buclei autoregresive date de (2.2.29). Datorita 
acestui fapt, relatiile care descriu algoritmul nu mai pot fi liniarizate. In consecinta studiul 
problemei pentru cazul general conduce la relatii atat de complicate incat nu se pot trage 
concluzii intr-un mod evident. De aceea se va studia doar cazul particular cand filtrele Hi, H2, 
Wi §i W2 sunt de tip linie de intarziere §i au fiecare cate un singur coeficient.

In acest caz se presupune ca:

Relafiile de actualizare ale coeficientilor sunt urmatoarele:

H^h^-z^, |/»1M1|<1 (3.2. 159)

H2(z) = h2Mizu\ A2Mi <1 (3.2. 160)

'z w’> (3.2. 161)

w2(z)=w2Ut z (3.2. 162)

Punctul critic al algoritmului este:
(3.2. 163)

“ ^2M2 (3.2. 164)
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^1M1(«+1) = W'1M1(«) + H<2(») ^(w-^1) (32- 165)

m'2Mi(« + 0 = m'2aii(«) + ^ 'i(«) d2(n-M2) (3.2.166)

Se face ipoteza simplificatoare, valabila cand p este suficient de mic §i cand semnalele 
sunt suficient de albe, ca algoritmul dat de (3.2.165) §i (3.2.166) evolueaza, in medie, ca §i 
algoritmul descris de ecuatiile:

+ + (3-2-167)

^2MJ« + 0= (3-2- I68)

Particularizand relatiile care determina pe 6(w)> *400 §i ^(«), se obpne:

IM] ZM2

___ 1 f 1 W2M^M, • Z________ „/ X , 1 f W2M,)O — .J. -(A/. + AY,) ’ ^>\Z' ' Z -(M.tM,)2^ '-^AY^AY, l-^AY.^A/,^ ' ’ ' ■S2(z)z"^~'dz

(3.2.169)

=if------------ -—z M' • W)■z" 'dz =
2JCJ l~W^W2M,-Z

1 I- AMi+Mi)
1 'Z

2nj^~WtMW2M -Z^''^
lAlj 2A42

IM, W1M,
J 1 - w w w

IAJj ZA42
’S}{z)^znM^dz

(3.2. 170)

1 £ Z e/A n_i. If (^2M2 W2M2)

---- ♦ -7---------------- ! • y (z) • z dz +--------1 - ------ *--------------- L----- — f (1 -------- • z-^}) 2717 T (1 - ^"2M2 • z ■S2{z)-zn^dz

(3.2. 171)

—t x T2{z)• zn }dz =-(M, + M2) 2 \ /
(^IM, ^IM,)

2">Vv^-r(M,+M!T S2{z)- z” 'dz + —— f 
271/-’ (1- ^2M1 -Z-^)2

■S}(z)-znM‘-'dz

(3.2.172)
Utilizand (3.2. 169)-(3.2.172) in intercorelatiile din (3.2.167) §i (3.2.168), dupa calcule 

laborioase, acestea devin:
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A/,)]=(^ (/+i)(V2
'=0 p=0L

-^(0+1-pX^ + ^2^)^ +

/ \ 00 / 00

+ (^ -^aJZC' + iXhx^J XM' + I-pXH +A^))- 
t=o p=0L

~ • ^(0 - P^M, + AY2))](w'imw-2mJP

(3.2.173)

t-0 p~ 0L

~wimAa< A((' + 1~pXA< +A/2))]'(m'IMi^ +

/ 00 00

+ (^H + + W2))-
r=o p-0

- ^Aw, ■ ^(o - pXm>+A^))]-^.
(3.2. 174) 

unde Ai( ) este functia de autocorelatie a semnalului st §i A2() este functia de autocorelatie a 
semnalului s2.

In relatiile (3.2.173) §i (3.2.174) avem sume de serii de serii. Stabilirea conditiilor in 
care aceste serii sunt absolut convergente se imparte in doua etape.

In prima etapa se analizeaza convergenta seriilor interioare care se insumeaza dupa 
indicele p. Utilizand criteriul de convergenta al raportului (d’Alembert), pentru prima serie 
interioara din (3.2.173) trebuie sa avem satisfacuta urmatoarea conditie:

+A/2))-*2mAa^ (3.2. 175)

Relatia (3.2.175) constituie o prima conditie care trebuie indeplinita de semnalul Si 
pentru ca sa fie separabil. In conditiile relatiilor (3.2.161) §i (3.2.162), in general semnalele 
indeplinesc aceasta conditie intrucat functiile de autocorelatie sunt descrescatoare §i viteza lor 
de variape scade §i ea cu timpul. Semnalele care este posibil sa nu poata indeplini conditia 
(3.2.175) sunt cele periodice, a caror functie de autocorelatie este periodica §i ea.

Conditii de convergenta similare se gasesc §i pentru celelalte serii interioare.
In a doua etapa se analizeaza convergenta seriilor exterioare. Se noteaza cu Li(Z) suma 

seriei interioare pentru indicele de sumare / al seriei exterioare. Aplicand din nou criteriul de 
convergenta al raportului se obtine conditia:

.. (/ + 2)S,(/ + 1) 
™ (r + i)E,(/) W,., 1M] ZMj <1 (3.2. 176)

O analiza atenta a formei seriilor interioare reliefeaza faptul ca termenii din paranteza 
dreapta, pentru un t dat, sunt maximi atunci cand p ia valori in jurul lui t. Crescandu-1 pe /, 

ace§ti termeni, care sunt semnificativi, vor fi ponderati de factorul cu valori ale lui

p tot mai man, §i deci, intrucat ponderile sunt subunitare, marimea lor scade §i in consecinta se 
poate spune ca sumele Li(Z) sunt descrescatoare in modul. Datorita acestui fapt, se poate 
aprecia ca relatia (3.2. 176) este indeplinita daca seriile interioare sunt convergente.
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Se fac notatiile:

1 klM, - ) = £(' + S k (0 - pX^I + M2 )) -

-=O (3.2. 177)
+ 

lA/1W?2A/2)

= ZO + Zk(0 +1 - pKm< + ^2)) - 

'=» r»l (3.2. 178)
1M,^2M2)

"»2! kM, , ^2M2) = Z (' + OklM, W2M2 ) L k (0 + 1 " P\Ml + ^2)) - 

'=« P=° (3.2. 179)
— ^2M2^\M^\((t-p\M}+M^w

^22^^ ^2U^=^(t + D^IM, ^2M2/ Z k(0 “ + ^2)) -

0 (3.2.180)
+ 

IM^wj

Utilizand notatiile de mai sus §i relatiile de actualizare (3.2.167) §i (3.2.168) se obtine.

^(w + O-^

- n• .w2M1) r («) -

(3.2. 181)
Pentru semnale cu functia de autocorelatie exprimabila analitic, senile din relatiile 

(3.2.177)-(3.2.180) pot fi sumate §i evolutia sistemului dat de (3.2.181) poate fi studiata 
pomind din orice punct de start. In cazul cand semnalele s^n) §i s2(n) sunt de tip zgomot alb, 
relatiile (3.2.177)-(3.2.180) devin:

I Mi I Mi 2M^1 -
(3.2. 182)wdw,J = P, •111 1M, ’ 2M2 / 1

(3.2. 183)

1 ~ h2M2^lM2^

0“ (”^2^)0

(3.2. 184)

(3.2. 185)

unde P\ §i P2 sunt puterile semnalelor si §i s2.
Relatiile (3.2.182)-(3.2.185) sunt valabile in conditiile in care seriile din insumarea 

carora au fost deduse sunt convergente. Particularizand relatiile (3.2.175) §i (3.2.176) rezulta 
ca pentru ca aceste serii sa fie convergente este necesar §i suficient sa aiba loc urmatoarea 
conditie:
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(3.2.186)
Relatia (3.2.186) este de fapt §i domeniul de valori ale coeficientilor filtrelor pentru care 

bucla autoregresiva este stabila.
Studiul stabilitatii asimptotice globale se face prin metoda planului fazelor.

-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 0.9 0.91 0.92 0 93 0 94 0 95 0.96 0 97 0 98
wl wlPl-1 P2=l hl =0,95112-0,95

Fig. 3.2.19 Planul fazelor in cazul in care puterile semnalelor Si Si sunt egale. 
( a) Vedcre de ansamblu. ( b) Detaliu in jurul punctului de stabilitate asimptotici

In Fig. 3.2.19 ( a ) este prezentat planul fazelor pentru un domeniu al coeficientilor 
cuprins intre -2 §i 2. Cu linii continue sunt figurate §i hiperbolele care delimiteaza valorile 
admisibile pentru care este asigurata valabilitatea relatiilor (3.2.182)-(3.2.185), domeniu definit 
de rela|ia (3.2.186). Deci figura evidentiaza corect evolu|ia sistemului in domeniul cuprins 
intre toate cele patru hiperbole. Se observa ca punctul (9,95 , 0,95) care reprezinta valorile 
coeficientilor filtrelor Hi §i H2 este punct de echilibru stabil asimptotic global.

In Fig. 3.2.19 ( b ) este reprezentat un detaliu in jurul punctului de echilibru care 
evidentiaza mai pregnant afirmatiile facute.

In Fig. 3.2.20 este reprezentat planul fazelor in situatia cand puterile celor doua 
semnale sunt foarte diferite.
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Fig. 3.2.20 Planui fazelor in cazui in care puterile semnalelor Si §i $2 sunt inegale. 
( a) Vedere de ansambiu. ( b) Detaliu in jurul punctului de stabilitate asimptotici

Sunt valabile §i in acest caz precizarile asupra domeniului de valabilitate al concluziilor 
referitoare al relatiilor (3.2.182)-(3.2.185). De aceasta data se observa o puternica 
desimetrizare a figurilor care este evidenta, mai ales in figura de detaliu. Se observa ca 
coeficientul filtrului W i este bine localizat in jurul punctului de echilibru, in timp ce coeficientul 
filtrului W2 are o localizare mai difuza deoarece puterea semnalului s2{n\ care il determina in 
principal, este mult mai mica decat cea a celuilalt semnal. Din acest motiv, coeficientul filtrului 
Wi are o durata a regimului tranzitoriu mult mai scurta decat cea a coeficientului lui W2. Cu 
toate acestea §i in acest caz punctul de echilibru este global asimptotic stabil.

In figurile (3.2.19) §i (3.2.20) sagefile indica doar sensul §i direcfia de evolufie a 
punctului de funcfionare, ele neindicand §i marimea gradientului. O reprezentare care sa fina 
seama §i de modulul gradientului nu este posibila datorita diferentelor foarte mari ale valorilor 
acestuia in functie de punctul de fimcfionare, aspect care ar conduce la o figura nelizibila.

Din cele doua figuri se observa ca algoritmul ramane asimptotic stabil in interiorul 
domeniului definit de relatia (3.2.186). In exteriorul acestui domeniu nu se pot face precizari 
asupra comportarii algoritmului.

3.2.2.3. Fenomenul zgomotului de adaptare

In jurul punctului de echilibru decorelatorul cu propagare inapoi are urmatoarele 
transformate Z aproximative ale semnalelor de ie§ire:

* 5|(z) 1 - (3.2. 187)

72(z) ~ S2(z) - t H (3.2. 188)

In domeniul timp, semnalele /i(w) §i t2(n) devin:
t T 

t\n) « s^n) - S 2(n)C2(n) (3.2. 189)
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fT
Z2 W « s2M - £ 1 W& W (3.2. 190)

Dupa cum se observa din relatiile (3.2.189) §i (3.2.190), la convergenta, decorelatorul 
realizeaza, cel putin teoretic, o separare perfecta a semnalelor intrucat vectorii Ci(w) §i 
devin nuli.

In cazul algoritmilor stohastici, cum este cel cu sistem de gradient! partiali stohastici §i 
SAD, vectorii Ci(w) §i £2(7?) nu devin chiar nuli, ci devin vectori aleatori de medie zero, care 
au o varianta finita.

In cazul algoritmului cu sistem de gradienti partiali se poate aprecia ca in jurul 
punctului de echilibru sunt valabile relatiile

GM ~ Hl 1(0 + IM2('0'f >00 (3.2. 191)
Z--00

mE 5i(0£ + (3.2.192)
f — —CO

Introducand (3.2.191) $i (3.2.192) in (3.2.190) $i respectiv (3.2.189) se obtine: 
2(n)S 2(n) - n2^s\i)s'2(n)s'2(i) =

( ,7 ,7 , P-2. 193>
= - H2S zWS 2(m)J - |J.2 2(n)S 2(0

/-■-—QO

G(«) ® s2(n) - ^s2(n)S , (n)S i(m) - p, 2>2(0£ i (n)s't(i) = 
r ,7 , x - ~ ,7 , <3-2-194>

= - HiS I (")£ i(")J - M-i S«2(0^ 1 (n)S 1(0
In relatiile (3.2.193) §i (3.2.194) se observa ca apare un fenomen de distorsionare a 

semnalului reconstruit fata de cel original la care se adauga §i un zgomot. Prin mentinerea 
parametrilor marime de pas la valori scazute aceste fenomene nedorite pot fi aduse la un nivel 
neglijabil.

In relatiile (3.2.193) §i (3.2.194) ultimii termeni reprezinta medieri in timp, medieri care 
datorita independentei statistice a semnalelor s}(n) §i s2(n\ pe de o parte, §i a faptului ca 
produsele scalare se fac intre vectori cu argumente de timp diferite, pot, mai ales in cazul 
semnalelor de banda larga, sa conduca la valori nesemnificative. In cazul semnalelor de banda 
ingusta, valorile pot deveni semnificative.

rT f fT t
Termenii p25 2(^)8 2(w) §i 1 (n)S i(w) din paranteze sunt cantitap strict 

pozitive. Deci distorsionarea semnalelor t\(n) §i t2(n) se realizeaza in sensul mic§orarii 
modulului acestora in raport cu Si(h) §i respectiv s2(n). Pe langa efectul negativ, acela de 
deformare a semnalului reconstruit, fenomenul are §i o latura benefica asupra stabilitatii 
sistemului. Astfel, o cre§tere a puterii unuia dintre semnalele si(w) §i s2(n) se traduce printr-o 
mic§orare, intr-o oarecare masura a modulului semnalului t2(n) §i respectiv tx(n). Deoarece 
acestea, la randul lor, intra in expresia lui C\(n) §i respectiv Q^n), rezultatul este asemanator 
unei reactii negative asupra erorii filtrelor Wi §i W2. Acest fenomen ii confera algoritmului cu 
sistem de gradienti partiali o rezistenta sporita la ie§irea din domeniul de stabilitate, mai ales 
cand filtrele Hi §i H2 au coeficienti situati la marginea acestui domeniu.
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3.2.3. ANALIZA COMPARATIVA A PERFORMANTELOR 
ALGORITMULUI SAD CU PROPAGARE INAPOI SI ALE 

ALGORITMULUI CU SISTEME DE GRADIENT! PARTIALI

In aceasta secpune se fac comparatii intre performantele algoritmului cu gradient! 
partiali, prezentat in Sectiunea 3.2.2, §i cele ale algoritmului SAD cu propagare inapoi, 
prezentat in Sectiunea 2.5.1, care are ecuatiile de actualizare (2.5.17) §i (2.5.18). Folosind 
metodologia din Sectiunea 3.2.2, se refac analizele asupra stabilitatii. De asemenea, in final, pe 
un exemplu, se realizeaza o comparatie a regimurilor tranzitorii ale celor doi algoritmi.

3.2.3.1. Analiza stabilitatii asimptotice a algoritmului SAD cu propagare inapoi

Ecuatiile de actualizare ale algoritmului SAD cu propagare inapoi (2.5.17) §i (2.5.18) 
se rescriu sub forma vectoriala astfel:

+1) = £,(«) + (3.2. 195)
£2(« +1) = W2(n) + »2t\n)T2(n) (3.2. 196)

unde
7 ,(n) = [/,(») - /,(«-A/,+1)]7 (3.2.197)

G(«-l) - ^(w-AY2+1)]7 (3.2.198)

Se presupune ca pentru valori mici ale parametrilor pi §i p2 algoritmul descris de 
ecuatiile (3.2.195) §i (3.2.196) evolueaza in medie ca §i algoritmul urmator:

+ 0 = (3.2. 199)

ff2(« +1) = ^2W + (3.2. 20°)
Pentru inceput se reia analiza stabilitatii asimptotice locale.
Liniarizand ecuatiile (3.2.199) §i (3.2.200) in jurul punctului critic Wi=Hi §i §i 

urmand aceia§i metodologie ca in

C2(w +1)
unde, de data aceasta matricele 04

Sectiunea 3.2.2, se ajunge la urmatorul sistem:

(3.2. 201)

^11, 0^12, 0 ^21 §i 0 ^22 au formele urmatoare:
(3.2. 202) 

= E (3.2. 203)

(3.2. 204) 

(3.2.
unde este definit de relatia (3.2.44), Si2(n) este definit de relatia (3.2.45) §i
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^i(w) = [«,(«) s(w-l) ••• +1)]T (3.2.206)

^2(«) = [^W s2(«-l) ••• s2(n-A/2+1)]T (3.2.207)
Avand in vedere modul cum sunt definite semnalele s'(n) s2(n), matricele ©^n,

0^12, ©^<21 ?i 0^22 iau formele urmatoare:

riO + O ••• /•,(/ +A/,-1) 
fiO) ••• rJz + A/,-2)

/i(z-A/,+2) - rt(i)

(3.2. 208)

(3.2. 209)

(3.2. 210)

^O) 
'iO-O

Mi +1)

r,(z +A/2) ••• rl(i + Ml+M2-2) 

^0 + 0 r2(z + A/2-l)
r2(0 r2(i + M2-2)

r2(i-M2+2) ■■■ r2(i)

2

Este interesant sa se faca o comparatie intre aceste matrice §i cele date de relatiile 
(3.2.74) la (3.2.77). Se observa ca de data aceasta matricele u §i 0^22 nu mai sunt 
simetrice, singura matrice sigur pozitiv definita din componenta lor fiind cea de ordin zero, 
care este matricea de autocorelatie a semnalului S\(n), respectiv s2(n). De asemenea, ponderile 
acestor matrice de autocorelafie difera substantial, in acest caz fiind ponderate de go care, este 
evident, mult mai mic decat ponderea pe care o au matricele de autocorelatie in cazul relatiilor 

(3.2.74) §i (3.2.77) care este egala cu Aceste aspecte conduc la situatia ca, in 
acelea§i conditii, algoritmul SAD sa aibe o rezerva de stabilitate mai scazuta decat cea a 
algoritmului cu sisteme de gradient! partiali. De fapt, reluand exemplele de studiu al stabilitatii 
asimptotice locale din Sectiunea 3.2.2, la o prima analiza, se constata ca algoritmul SAD nu 
este asimptotic stabil in nici unui dintre cazuri. Aceasta concluzie se trage deoarece 
metodologia de analiza presupune ca filtrele Wi, W2, Hi §i H2 sunt cauzale (nu strict cauzale). 
Daca se considera ca aceste filtre sunt strict cauzale, atunci analiza trebuie facuta eliminand din 
fiecare dintre matricele 0^11, <^12, 0^21 §i ^22 prima linie §i prima coloana, deoarece se 
considera coeficientii de ordin zero ai filtrelor egali cu zero §i, de fapt, nu se actualizeaza.

In acest caz, pentru o situatie similara cu cea din Exemplul 2 din Sectiunea 3.2.2.2, in 
care se presupun semnale de tip zgomot alb, ne conduce la sistemul de ecuatii:

(3.2.212)

+0=0- W") <3-2-213)
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Ecuatiile (3.2.212) §i (3.2.213) au fost obtinute pentru un caz ceva mai general in care 
cele doua filtre H sunt tot de tip linie de intarziere, dar cu parametrii diferiti, adica: 

§i H^z^h^z ^.
Daca se considera ca filtrele W sunt strict cauzale, in cazul algoritmului cu sisteme de 

gradient! partiali se obtin ecuatiile:

(3.2. 214)
.2

(3.2. 215)

Se observa ca ambele seturi de ecuatii (3.2.212)-(3.2.213) §i (3.2.214)-(3.2.215) sunt 
convergente spre zero daca se aleg in mod adecvat parametrii pi §i p2

Trebuie remarcat faptul ca matricele §i ©^22 date de (3.2.208) §i respectiv de 
(3.2.211) nu sunt sigur pozitiv definite pentru orice parametrii ai semnalelor §i filtrelor, pe cand 
cele date de relatiile (3.2.74) §i (3.2.77) sunt sigur pozitiv definite, fiind matricele de 
autocorelape ale semnalelor s'(n) §i s^ri).

S-a reluat §i exemplul privind convergenta asimptotica globala. Deoarece acest 
exemplu se refera la sisteme de mixare de tip linie de intarziere, cu un singur coeficient, pentru 
cazul semnalelor de tip zgomot alb, pentru algoritmul SAD cu propagare inapoi, se poate serie:

(3.2. 216) 
unde, de data aceasta avem:

’W2M2) ~ 7 \2~ (3.2. 217)

/ \ n (wjj, — ^2A/ )

, W2M2 ) = p------------z-------------------------- (3.2. 218)

/ In ~
m2l ) = ^------ 7------------(3-2- 219)

( \ n ’ ~ ^2M2W2M2W\M,

, ^2M2 )=p2------ 7------------n- (3.2. 220)
1 - W2M1J

Urmand aceia§i metoda de analiza ca §i in exemplul similar din Secpunea 3.2.2, se 
obtine aceia§i conditie, descrisa de inegalitatea (3.2.186), de stabilitate asimptotica globala.

In acest caz planul fazelor in acelea§i conditii este dat in Fig. 3.2.21 $i Fig. 3.2.22.
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Fig. 3.2.21 Planul fazelor in cazul in care puterile semnalelor Si §i Sz sunt egale. 
( a) Vedere de ansamblu. (b) Detaliu in jurul punctului de stabilitate asimptotica.
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Fig. 3.2.22 Planul fazelor in cazul in care puterile semnalelor st $i Sz sunt inegale. 
(a) Vedere de ansamblu. (b ) Detaliu in jurul punctului de stabilitate asimptotica

Se observa ca in interiorul domeniului delimitat de cele patru hiperbole algoritmul SAD 
cu propagare inapoi este global asimptotic stabil. Particularitatile de evolutie sunt foarte 
asemanatoare cu cele ale algoritmului cu sistem de gradienti partiali.

Este evident faptul ca §i aici este vorba despre un caz extrem, in care s-au considerat 
filtrele cu un singur coeficient. In cazul mai multor coeficienti, sunt valabile consideratiile 
facute in legatura cu stabilitatea asimptotica locala privind rezerva de stabilitate.
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A fT

= s2(n)l 1-M,^ i MM')

3.2.3.2. Fenomenul zgomotului de adaptare

Spre deosebire de cazul algoritmului cu sistem de gradienti partiali, in cazul 
algoritmului SAD cu propagare inapoi se poate aprecia ca in jurul punctului de echilibru sunt 
valabile relatiile

cm ~Mi <3-2- 22i>
l -.-00

CM - m2 MsM (3.2. 222>
; - -oo

Introducand (3.2.221) §i (3.2.222) in (3.2.190) §i respectiv (3.2.189) se obtine:

/,(«) « s,(w) - (n)S 2 (n)SM “ M2 S si 2 (n)S2(i) =

(3.2.223)
= «i(n)(l - M2 S 2 (n)S2 («)} - g2 si (')£ 2 (n)S2 (/)

/ -00

/2W * XM - ^M^. 1 (n)$M - Ml 1 (MM) =

„ ' ” (3.2. 224)
- Mi 1 MM) 

1--U0

fT fT

De data aceasta cantitatile p25 i{n)S2(n) §i t (n)S\n) din interiorul parantezelor 
din relatiile (3.2.223) §i (3.2.224) nu mai au un semn definit, pot fi atat pozitive cat §i negative. 
Datorita acestui fapt, efectul de reacfie negativa asupra erorilor filtrelor Wi §i W2 nu se mai 
manifest!. Din contra, este posibil, mai ales daca filtrele Hi §i H2 au coeficienti la marginea 
domeniului de stabilitate, sa apara chiar un efect de reactie pozitiva, efect care poate conduce 
algoritmul SAD cu propagare inapoi in regim divergent.

Acest fenomen explica de ce in experimente se observa ca algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali ramane convergent la valori ale parametrilor marime de pas pi §i |i2 la care 
algoritmul SAD este divergent.

3.2.3.3. Analiza comparative a regimului tranzitoriu

Datorita complexitatii relatiilor care descriu algoritmii SAD §i cel cu sistem de gradienti 
parjiali, o analiza cantitativa a regimului tranzitoriu nu este posibila decat pe cazuri cu totul 
particulare. Chiar §i in cele mai simple exemple, prezenta buclei autoregresive ne obliga la o 
abordare aproximativa a problemei. De aceea, in aceasta sectiune se considera cazul in care 
sistemul de mixare este format din filtre F I R. de tip linie de intarziere, cu un singur coeficient 
§i semnalele sx(n) §i s2(n) sunt de tip zgomot alb. Conform deducfiilor facute cu ocazia analizei 
stabilitatii asimptotice globale, pentru acest exemplu, pentru cei doi algoritmi sunt valabile 
urmatoarele relatii de recurenta:

• Pentru algoritmul cu sisteme de gradient partiali:
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+1)=M") - M • 7^^

/ z x \2 W] AX W

■- - ! -~y

(3.2. 225)

* 1)=«...w-^,(«,..w-„1Ut)..
O-Gxw^w) J

(3.2. 226)

-^U-Ur,
• Pentru algoritmul SAD cu propagare inapoi:

-^(^(w)-^)2
(3.2. 227)

i -(’•'^W^W)
„( ( \ k V- („) . —--------- ------ --

(3.2. 228)

Ecuatiile de actualizare (3,2.225)-(3.2.28) au fost programate in MATCAD §i pentru 
valori diferite ale parametrilor s-au obtinut figurile de mai jos. In aceste figuri s-au notat cu 
Wl §i W2 coeficientii §i respectiv w2M2 (w) ai algoritmului cu sistem de gradient!

partial!, cu VI §i V2 coeficientii w}mW §i respectiv w2M (>j) ai algoritmului SAD cu 

propagare inapoi, hl §i h2 sunt coeficientii h]M §i h2M, Pl §i P2 sunt puterile semnalelor viQO 
§i respectiv s2(n\ iar ul §i u2 sunt marimile de pas p, §i p2.

Coeficientii algoritmului cu sistem de gradient! partial! s-a trasat cu linie continua, iar ai 
algoritmului SAD cu linie punctata. Suprapunerea graficelor evolupei acestor coeficienti 
permite o comparare vizuala a performantelor relative ale celor doua sisteme.

Prima remarca care se poate face urmarind Fig. 3.2.23 este ca algoritmul SAD, la 
aceia§i parametrii, este mai lent decat algoritmul cu sistem de gradienti partial!. Diferentele 
sunt cu atat mai evidente, cu cat produsul hlh2 este mai apropiat, in modul, de unu. In 
exemplele considerate diferentele intre duratele regimurilor tranzitorii sunt aproximativ de la 
simplu la dublu.

137

BUPT



hl-0,99 h2-0,99 Pl-1 P2-1 ul-0,05 u2-0,05

hl-0,99 M-0,99 Pl-1 P2-1 ul-0,025 u2-0,025

(b)

hl=0,7 h2=0,7 Pl=l P2=l ul=0,05 u2=0,05
(C)

hl=0,99 h2=0,99 Pl=03 P2=l ul=0,05 u2=0,Q5 

(d)
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(f)
Fig. 3.2.23. Analiza comparative a regimurilor tranzitorii.

Acest comportament se datoreaza diferentei dintre termenii de la numitorii din membrii 
drepti ai ecuatiilor de actualizare (3,2.225)-(3.2.26) pe de o parte §i (3.2.227)-(3.2.228), pe de 
alta parte.

Se observa ca algoritmii au duratele regimurilor tranzitorii cu atat mai scurte, cu cat 
valorile marimilor de pas p, sunt mai mari, atat pentru cazul algoritmului cu sistem de gradient! 
partiali, cat §i pentru cazul algoritmului SAD (figura 3.2.23 a comparata cu b). Daca pa§ii p nu 
sunt egali (vezi figurile 3.2.23 a, b §i f) duratele regimurilor tranzitorii se reduc cu cre§terea 
unei valori medii a celor doua marimi p,i §i p2.

Comparand figurile a §i d, unde s-au luat valori diferite pentru puterile semnalelor, 
constatam ca la diferente mari intre puteri se obtin regimuri tranzitorii mai lungi.

Comparand figurile a §i c, constatam ca pe masura ce coeficientii filtrelor H devin mai 
mici evolutiile celor doi algoritmi devin mai putin diferite.

3.2.3.4. Analiza comparative a stabilitatii globale asimptotice a celor doi 
algoritmi in cazul in care opereazd cu semnale coIorate

Toate analizele efectuate pana in acest moment au fost finalizate, din punct de vedere 
cantitativ, in cazul cand semnalele surselor au fost considerate de tip zgomot alb. O analiza a 
calitatilor celor doi algoritmi nu ar fi completa daca nu s-ar putea face §i aprecieri legate de 
influenta gradului de colorare al semnalelor surselor. Din acest motiv, se considera cazul 
simplu, cand functiile de corelatie ale semnalelor Si(h) §i s2(h) sunt de tip exponential, adica:

(3-2.229)

r2(l) = 4s-2(m)52(m -/)] = < a2zl; 0 < a2 < 1 (3.2. 230)
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Acest tip de functie de corelatie are calitatea ca pentru a —> 0 se apropie de functia de 
corelafie a semnalului de tip zgomot alb, iar pentru a —> 1 se apropie de corelatia unui semnal 
constant, adica de banda zero.

Densitatea spectrala de putere este data de relatia: 
, . o2(l-a2)

^) = Z--------'Tv, \ (3.2.231)
(1 - a • z )(1 - a • z)

In Fig. 3.2.24 este prezentat graficul largimii de banda, considerate la jumatate din 
puterea maxima, a spectrului de putere al unui semnal care are o functie de corelatie de tip 
exponential.

Fig. 3.2.24. Legltura intre largimea de banda 
$i parametrui a in cazul semnalelor cu functie

de corela|ie exponential^.
Introducand (3.2.229) §i (3.2.230) in (3.2.177) la (3.2.180), dupa insumarea seriilor,

rezulta urmatoarele relapi valabile pentru algoritmul cu sistem de gradient!:
1 - W2M Km2 IM^ I

2 WlM,^2A/2 [ ' 2 ^MX^2M2
(1 - ^m^mJ I1 ‘

(3.2. 232)
1 — h w 11 rt\MxW2M2^\_______ I

A/, + M2 _ |
1 1M| 2 M2 J

a/1+a/2 _
2 1^ 2M2

(3.2. 233)

A/p A/2 _
"iM, 2M2

(1 — JV/;. ) - ' 1 a2 ' 2 ~ J

\M\ 2M2 J iMx 2M2 1

(1 - ) I1 “ 'I 1M^ 2M2 / s

(3.2. 234) 
. -I

I \M\ 2M2 I
a Jw,4A/2 _ r

1 IMj 2M2 J
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1 — h w ct1 ^2 Af2 M] 2

.2 *^2^ \^2'^-^Mh2Mi

10 - ^l,)211 ~ V>™2^

(3.2. 235)
1 — U/ fa zy^lh^2 1

aA/1+A/2 _ |
z IM] 2m2 J

Pentru cazul algoritmului SAD se obtin relafii asemanatoare. Singura deosebire care 
apare este ca parantezele ridicate la patrat de la numitorii fractiilor din relatiile (3.2.232) la 
(3.2.235), in cazul algoritmului SAD apar la puterea intai.

Relatiile (3.2.232)-(3.2.235) §i omoloagele lor pentru algoritmul SAD sunt valabile 
daca este indeplinita conditia (3.2.186).

O remarca interesanta care trebuie facuta, este ca termenii care dicteaza banda 
semnalelor ai §i a2 apar la puterea A/i+A/2. Deoarece ei sunt subunitari, cu cat M\+Mz este 
mai mare, cu atat valorile rezultante sunt mai mici. Acest lucru inseamna ca pentru acelea§i 
semnale, care nu sunt de tip zgomot alb, caracteristicile algoritmilor se apropie de cele ale 
obfinute in cazul zgomotelor albe, cu cat suma diferentelor de drum de la surse la receptori 
este mai mare. Deci exista o dependenta intre pozitia relativa in spafiu a surselor in raport cu 
receptorii, caracteristicile spectrale ale semnalelor §i parametrii procesului de decorelare.

Utilizand relatiile de mai sus, algoritmul cu sistem de gradient! §i SAD se pot serie, sub 
o forma concisa, astfel:

- (4 ^2MSn)\W2M1 («) - h2M2)

w2MJn +1) = w2MSn) - ~

~ ^2m22(W>M, (4 ^2M2 ("^2^ W - h2M2 )

(3.2. 236)

(3.2. 237)

Utilizand relatiile (3.2.236) §i (3.2.237) s-au trasat diagramele din planul fazelor pentru 
diferiti parametrii ai pentru a evidentia deosebirile de comportament ale celor doi algoritmi.

In toate testele evidentiate in figurile 3.2.25 la 3.2.28 s-au considerat coeficientii 
= h2Mi = 0,98. In partea din stanga a fiecarei figuri, notata cu ( a ) este prezentat planul 

fazelor pentru algoritmul cu sistem de gradient! partial!, iar in partea dreapta, notata cu ( b ), 
este prezentat planul fazelor pentru algoritmul SAD. De fiecare data, in figura de sus, planul 
fazelor este prezentat pentru un domeniu cuprins intre -2 §i 2 pentru fiecare dintre coeficientii 
filtrelor Wi §i W2, iar in figura de jos, un detaliu al figurii de sus, pentru un domeniu cuprins 
intre 0,8 §i 1,2 pentru fiecare dintre coeficienti.

Pe fiecare figura este trasat domeniul delimitat de relatia (3.2.186) in interiorul caruia 
sunt valabile concluziile asupra comportamentului algoritmului.

Sagetile indica numai directia §i sensul de evolutie al algoritmilor.
Din examinarea acestor figuri se pot trage concluzii asupra stabilitatii asimptotice 

globale a celor doi algoritmi.
Figurile 3.2.25 arata ca in cazul semnalelor de puteri egale §i de banda larga (s-au ales 

parametrii a mici) proprietatile de stabilitate sunt similare pentru cei doi algoritmi in domeniul 
de valori pentru care produsul celor doi coeficienti este subunitar. Se remarca in mod clar 
punctul de echilibru global asimptotic stabil (0,98,0,98) prin faptul traiectoriile converg spre 
el. In afara domeniului delimitat de hiperbole nu avem dreptul sa facem aprecien deoarece 
relatiile deduse sunt valabile numai in interiorul acestuia.
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Fig.3.2.25 Planul fazelor in cazul algoritmului cu sistem de gradient! partial! $i al algoritmului SAD in 
cazul semnalelor de band& larga.
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Pentru semnalele de banda larga cei doi algoritmi au comportament asemanator.
Din analiza acestor figuri se observa ca in toate situatiile, ambii algoritmi sunt stabili 

daca punctul de start al algoritmului se afla in interiorul domeniului |w1A/j • w2m2 \ < 1
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Fig. 3.2.26 Planul fazelor in cazul algoritmului cu sistem de gradient partiali $i al algoritmului SAD in 
cazul semnalelor de bandi medie.

In cazul semnalelor de banda medie situatia este prezentata in Fig. 3.2.26.
§i in acest caz comportarea celor doi algoritmi ramane asemanatoare.
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(a)

Fig. 3.2.27 Planul fazelor in cazul algoritmului cu sistem de gradient partiali al algoritmului SAD in 
cazul semnalelor de bands ingustS.

In cazul cand se ingusteaza mult banda semnalelor, a§a cum este cazul in Fig. 3.2.27, se
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Fig. 3.2.28 Planul fazeior in cazul algoritmului cu sistem de gradienti partiali $i al algoritmului SAD in 
cazul cand un scmnal este de bandit ingusti celitlalt de bandit largit.

In cazul cand unul dintre semnale este de banda larga §i celalalt este de banda ingusta 
comportamentul celor doi algoritmi este evidentiat in Fig. 3.2.28.

Prima remarca care poate fi facuta este ca apare o desimetrizare a figurilor. In acest 
caz se poate afirma ca sub diagonalele secundare ale figurilor, comportamentul tinde sa se 
apropie de situatia cand ambele semnale sunt de banda larga, iar deasupra diagonalei 
secundare, comportamentul tinde sa fie asemanator cu situatia cand ambele semnale sunt de 
banda ingusta.
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3.2.4. REZULTATE EXPERIMENTALE §1 METODE DE 
IMBUNATAJIRE ALE PERFORMANJELOR DE STABILITATE §1 

RGIM TRANZITORIU ALE ALGORITMILOR CU SISTEM DE 
GRADIENTI PARJIALI §1 SAD CU PROPAGARE INAPOI

In aceasta sectiune sunt prezentate rezultatele unor experimente de separare ale unor 
semnale vocale muzicale efectuate atat cu algoritmul SAD cu propagare inapoi cat §i cu 
algoritmul cu sistem de gradient! partiali. De asemenea, utilizand concluziile din sectiunile 
precedente, se propun §i se experimenteaza metode de imbunatatire ale performantelor de 
stabilitate §i de regim tranzitoriu ale acestor algoritmi.

3.2.4.1. Prezentarea conditiilor experimentelor

Experimentele efectuate au fost gandite pentru a pune in evidenta proprietatile 
algoritmilor prin varierea parametrilor geometrici de pozitionare ale surselor in raport cu 
receptorii §i prin modificarea puterilor relative ale semnalelor surselor.

In calitate de semnale ale surselor au fost alese, pentru Si, un fragment de muzica 
instrumentala care are pianul ca instrument solist, iar pentru s2, s-a ales un fragment dintr-un 
monolog interpretat de un actor intr-o sala de spectacol. Cele doua semnale prezinta contrast 
sonor, astfel incat pot fi bine sesizate auditiv in mixturi in care raportul puterilor lor este 
substantial diferit de unitate. Duratele celor doua semnale sunt de aproximativ 30 de secunde. 
Frecventa de e§antionare este de 11025Hz §i cele doua semnale au aproximativ 335000 de 
e§antioane.

S-au luat in considerare doua situapi de pozitionare ale surselor in report cu receptorii 
prezentate in Fig. 3.2.29 §i Fig. 3.2.30.

Fig. 3.2.29. Pozitionarea surselor $i receptorilor Fig. 3.2.30. Pozitionarea surselor $i receptorilor 
in cadrul testului L tn cadrul testului IL

si yi y2 S2

3 m 0.5m 3 m
I------------ M------ »

In ambele cazuri se considera situapa defavorabila cand coeficienfii filtrelor sistemului 
de mixare depind direct proportional cu puterea intai a raportului distantelor de la surse la 
receptori (§i nu cu puterea a doua a acestui report care conduce la valori mai mici ale 
coeficientilor). Considerand ca semnalele sunt sonore, ca se propaga prin aer cu viteza de 
340m/s, ca frecventa de e§antionare este de 11025Hz §i aproximand filtrele de mixare cu filtre 
F I R. cu un singur coeficient, se obtin urmatoarele functii de transfer pentru filtrele H] §i H2:

1. In cazul testului 1:
H, (z) = H2 (z) = 0.97 • z 2 (3.2.238)
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2. in cazul testului 2:

H\z) = H2(z) = 0.85- z 16 (3.2.239)
Intrucat, in cazul unor situatii reale nu se pot anticipa cu exactitate ordinele filtrelor W i 

§i W2, acestea se aleg de valori acoperitoare. In cazul de fata, in cadrul testului 1 s-a 
considerat ca filtrele au ordinul patru, iar in cazul testului 2 au ordinul 20. Deci, algoritmii vor 
optimiza 2x4 coeficienti pentru testul 1 §i 2x20 de coeficienti pentru testul 2.

S-au considerat filtre de mixare Hi §i H2 cu un singur coeficient pentru a se putea 
evidentia mai bine evolufia coeficientilor filtrelor Wi §i W2 din vecinatatea celor care trebuie sa 
fie diferiti de zero.

fn cazul unei comportari ideale a algoritmilor, filtrele Wi §i W2, la convergenta, ar
trebui sa aiba acelea§i functii de transfer ca §i 
(3.2.239).

Fig. 3.2.31. Modclul de insumare al semnalelor 
provenitc de la cele dou$ surse.

filtrele Hi §i H2, respectiv date de (3.2.238) §i

A S
In cadrul fiecarui test s-au considerat 

trei rapoarte de puteri ale semnalelor Si §i s2. 
in primul caz s-au ales semnalele de puteri 
aproximativ egale, in al doilea caz semnalul Si 
are o putere de aproximativ zece ori mai mare 
decat s2, iar in al treilea caz semnalul Si are o 
putere de aproximativ zece ori mai mica decat 
s2.

Pentru fiecare dintre cele doua teste §i 
in cadrul acestora, pentru fiecare dintre 
rapoartele de puteri, s-au construit semnalele 
de la intrarea receptorilor, yi §i y2 conform 

modelului de mixare din Fig. 2.2.1 care se reproduce aici in Fig. 3.2.31.

3.2.4.2. Testul 1

in figurile 3.2.32 la 3.2.39 sunt prezentate semnalele de test in situatia cand Si §i s2 au
puteri aproximativ egale.

Fig. 3.2.32. Semnalul sb

Fig. 3.2.33. Semnalul S2.

in Fig. 3.2.3 2 este prezentat semnalul 
Si, iar in Fig. 3.2.33 este prezentat semnalul 
s2. Semnalul Si are amplitudinile limitate la 
valoarea 0.5. in cazul semnalului s2, care 
este vocal, s-a ales, pe cat a fost posibil, ca 
amplitudinile maxime sa fie tot in jurul valorii 
de 0.5. in partea de jos a fiecarei figuri 
gradatiile de timp au fost marcate in numar 
de e§antioane. Se observa ca in timp ce 
semnalul muzical, Si, apare aproximativ ca o 
banda de grosime relativ constanta, semnalul 
vocal, s2, are portiuni de lini^te, marcate ca 
avand o amplitudine apropiata de zero, care 
alterneaza cu portiuni in care amplitudinea 

depa$e$te valoarea de 0.5. Aceste amanunte vor fi utilizate pentru a aprecia vizual calitatea 
separarii semnalelor.

in figurile urmatoare sunt prezentate semnalele yi §i y2.
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Fig. 3.2.34. Semnalul yi.
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Fig. 3.2.35. Semnalul y2.

(3.2.328).
Pentru a se putea realiza §i analize §i in domeniul frecventa, in figurile urmatoare sunt 

prezentate spectrele semnalelor si, s2, yi §i y2, estimate folosind 1024 de e§antioane, pornind 
din punctul reprezentat de e§antionul 300000.

In Fig. 3.2.34 este prezentat semnalul 
yi, iar in Fig. 3.2.35. este prezentat semnalul 
y2. Comparandu-le cu figurile precedente se 
observa efectul de insumare al semnalelor si 
§i s2. Se reaminte§te faptul ca in cazul 
semnalului yh acesta a fost obtinut prin 
insumarea semnalului Si cu o versiune a 
semnalului s2 trecuta prin filtrul H2 care are 
functia de transfer data de relatia (3.2.328). 
In mod analog, semnalul y2 a fost obtinut prin 
insumarea semnalului s2 cu o versiune a 
semnalului Si trecuta prin filtrul Hi care are 
functia de transfer data tot de relatia

S2(f)

i 
i

!

0 1000 900 3000 4000 5000 ffHt]

0.1115

Fig.3.2.37. Spectral semnalului s2 in jural 
punctului 300000.

Fig.3.2.36. Spectral semnalului Si in jural 
punctului 300000.

YlCf)

’ 0 1000 2000 309 4000 5000 ffRbl

Fig. 3.2.39. Spectral semnalului y2 in jural 
punctului 300000.

Fig. 3.2.38. Spectral semnalului yi in jural 
punctului 300000.

Spectral semnalului Si are ca nota distinctiva prezenta unei componente dominante in 
jural freeventei de 600 Hz §i a armonicelor acesteia (efectul pianului).
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Spectrul semnalului S2 se caracterizeaza printr-un lob principal cuprins intre frecventele 
de 300 §i 1600 Hz.

Trebuie remarcat faptul ca in timp ce amplitudinea maxima a componentelor spectrale 
ale semnalului Si este egala cu 0,12, amplitudinea maxima a componentelor spectrale ale 
semnalului s2 este de 0,018, adica de 6,67 ori mai mica. Aceasta discrepanta de amplitudine 
este vizibila in spectrele semnalelor yi §i y2 in care spectrul semnalului Si este dominant. Totu§i 
in zona de frecvente cuprinsa intre 300 §i 1600Hz este vizibil §i lobul principal al spectrului 
semnalului s2.

Semnalele yi §i y2, cu proprietatile aratate mai sus, au fost supuse unor procese de 
decorelare atat cu ajutorul algoritmului SAD, cat §i cu ajutorul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali.

Factorii marime de pas pi §i p2 au fost ale§i in a§a fel incat sa aiba aproximativ valorile 
maxime pentru care algoritmii raman stabili. Aceasta valoare s-a stabilit a'fi 0.001. Pentru 
valori ale lui pi §i p.2 egale cu 0.01 algoritmii au fost divergent!.

Rezultatele obtinute, in cazul aplicarii celor doi algoritmi pe durata de 30 de secunde a 
celor doua semnale, sunt evidentiate in paralei in figurile 3.2.40 la 3.2.55.

Fig. 3.2.40. Semnalul ti in cazul decorelarii cu 
algoritmul SAD.

Jill UM j

Fig. 3.2.41. Semnalul ti in cazul decorelarii cu 
algoritmul cu sistem de gradienti partiali.

Fig. 3.2.43. Semnalul t2 in cazul decorelarii cu 
algoritmul cu sistem de gradienti partiali.

Fig. 3.2.42. Semnalul t2 in cazul decorelarii cu 
algoritmul SAD.

nd)

Fig. 3.2.44. Spectrul semnalului ti in cazul 
decorelarii cu algoritmul SAD.

Fig. 3.2.45. Spectrul semnalului tt in cazul 
decorelarii cu algoritmul cu gradienti partiali.
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Fig. 3.2.46. Spectral semnalului t2 in cazul 
decorelarii cu algoritmul SAD.

Fig. 3.2.47. Spectral semnalului t2 in cazul 
decorelarii cu algoritmul de gradient partiali.

WI

wl2

Fig. 3.2.48. Evolutia coeficientilor filtralui Wi 
in cazul algoritmului SAD.

now inw mow mono mow ■

Fig. 3.2.49. Evolu|ia coeficientilor filtralui Wt 
in cazul algoritmului cu gradient partiali.

Fig. 3.2.50. Evolutia coeficientilor filtraluiW2 
in cazul algoritmului SAD.

W2

120000 num mom mow

Fig. 3.2.51. Evolutia coeficientilor filtralui W2 
in cazul algoritmului cu gradient! partiali.
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Fig. 3.2.52. Detaliu comparativ al semnalelor 
yi $i ti in cazul decoreUrii cu algoritmul 

SAD.

Fig. 3.2.53. Detaliu comparativ al semnalelor 
Sb yi §i tiin cazul decorel&rii cu algoritmul cu 

sistem de gradienti partiali.

Fig. 3.2.54. Detaliu comparativ al semnalelor 
S29 yi t2 in cazul decorelMrii cu algoritmul 

SAD.

Fig. 3.2.55. Detaliu comparativ al semnalelor 
Siy yi t2 in cazul decoreiSrii cu algoritmul 

cu sistem de gradienti partiali.

Intrucat se constata, din figurile 3.2.48 la 3.2.51, care prezinta evolutiile coeficienfilor 
filtrelor Wj §i W2, ca algoritmii evolueaza lent §i nu ajung pe durata de 30 de secunde ca 
filtrele sa atinga valorile optime pentru realizarea decorelarii corecte, s-au rulat cei doi 
algoritmi intr-un regim echi valent cu concatenarea de zece ori fiecaruia dintre fi§ierele 
semnalelor yi §i y? In acest fel s-a studiat procesul de decorelare pe o durata de aproximativ 
300 de secunde. Dupa epuizarea acestei durate, pe care am considerat-o ca fiind de regim 
tranzitoriu, s-au mai rulat algoritmii pastrand ca valori initiate ate coeficientilor, valorile astfel 
obtinute, §i s-au evidential semnalele ti §i t2 in acest al 11-lea ciclu de decorelare. Rezultatele 
astfel obtinute sunt prezentate in figurile urmatoare:
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Fig. 3.2.56. Evolutia coeficientilor filtrului Wt 
in cazul apliclrii algoritmului SAD pc o 

du rat2 de 300 de secunde.
W2

Fig. 3.2.57. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul aplicarii algoritmului cu gradient! 

partiali pe o du rata de 300 de secunde.

w21o awn iiooBoo ismou iioSS num -
Fig. 3.2.58. Evolutia coeficientilor filtrului W2 

in cazul aplicarii algoritmului SAD pe o 
du rati de 300 de secunde.

.... I... L..._LnZZJ

Fig. 3.2.59. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul aplicarii algoritmului cu gradienti

partial! pe o du rat a de 300 de secunde.

Fig. 3.2.60. Semnalul ti in timpul cclui de al 
11-lea ciclu de decorelarc cu algoritmul SAD.

Fig. 3.2.61. Semnalul tt in timpul celui de al 
11-lea ciclu de decorelare cu algoritmul cu 

gradienti partiali.

Fig. 3.2.62. Semnalul t2 in timpul cclui de al 
11-lea ciclu de decorelare cu algoritmul SAD.

Fig. 3.2.63. Semnalul t2in timpul celui de al 
11-lca ciclu de decorelare cu algoritmul cu 

gradienti partiali.
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Fig. 3.2.64. Spectral semnalului ti in timpul 
celui de al 11-lea ciclu de decorelare cu 

algoritmul SAD.

Tiff

DJ

Fig. 3.2.65. Spectral semnalului ti in timpul 
celui de al 11-lea ciclu de decorelare cu 

algoritmul cu gradient! par|iali.

Fig. 3.2.66. Spectral semnalului t2 in timpul 
celui de al 11-lea ciclu de decorelare cu 

algoritmul SAD.

Fig. 3.2.67. Spectral semnalului t2 in timpul 
celui de al 11-lea ciclu de decorelare cu 

algoritmul cu gradient! partial!.

Fig. 3.2.68. Detaliu comparativ al semnalelor 
Si, yl §i ti in timpul celui de al 11-lea ciclu de 

decorelare cu algoritmul SAD.

Fig. 3.2.69. Detaliu comparativ al semnalelor 
yi $i ti in timpul celui de al 11-lea ciclu de 

decorelare cu algoritmul cu gradient! partial!.
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Fig. 3.2.71. Detaliu comparativ al semnalelor 
$2, yi ?i <2 in timpul celui de al 11-lea ciclu de 

decorelare cu algoritmul cu gradienti partiali.

Fig. 3.2.70. Detaliu comparativ ai semnalelor 
$2, yi $■ t2 in timpul celui de al 11-lea ciclu de 

decorelare cu algoritmul SAD.

Din examinarea rezultatelor prezentate se poate aprecia ca cei doi algoritmi, SAD cu 
propagare inapoi §i algoritmul cu gradient partiali au o evolutia asemanatoare.

In faza initiala a procesului de adaptare, adica in primul ciclu de decorelare de 30 de 
secunde, evolutiile sunt aproape identice.

In figurile 3.2.40 §i 3.2.41 se prezinta influenza evolutiei procesului de adaptare asupra 
semnalului ti. Comparand aceste imagini cu cea din Fig. 3.2.34, pe de o parte, §i cu cea din 
Fig. 3.2.32, pe de alta parte, se observa ca semnalul ti are o infa^uratoare aproximativ 
constanta dupa prelucrarea primelor 50000 de e§antioane.

Influenta evolutiei procesului de decorelare este mai vizibila in cazul semnalului t2. 
Comparand imaginile din figurile 3.2.42 §i 3.2.43 cu imaginile din figurile 3.2.35 §i 3.2.33, se 
observa ca in momentele de pauza dintre cuvinte influenza semnalului perturbator devine din ce 
in ce mai redusa, aspect evidential de reducerea amplitudinii semnalului in aceste porfiuni, 
amplitudine care devine apropiata de zero.

O concluzie interesanta asupra mecanismului de adaptare se desprinde din figurile 
3.2.46 §i 3.2.47. Pentru a intelege corect aceste figuri este bine sa se revada relatiile (3.2.225) 
la (3.2.228). De§i aceste relafii sunt deduse pentru condifii foarte particulare (semnale de tip 
zgomot alb §i filtrele Wi §i W2 cu cate un singur coeficient), ele evidenpaza faptul ca in 
apropierea punctului de convergenta, influenta predominanta asupra evolutiei filtrului Wi o are 
semnalul Si §i influenta predominanta asupra evolutiei filtrului W2 o are semnalul s2. Acest 
comportament se datoreaza prezentei termenului patratic dependent de abaterea coeficientilor 
filtrelor W2 §i respectiv Wi fata de H2 §i respectiv Hi care pondereaza influenta semnalului s2 
asupra lui Wi §i respectiv, influenta lui Si asupra lui W2. Examinand in acest context 
Fig.3.2.36, care prezinta spectrul semnalului Si §i figurile 3.2.46 §i 3.2.47, care prezinta 
spectral semnalului t2 la sfar§itul primului ciclu de decorelare, se constata ca procesul de 
adaptare este influentat, in domeniul frecventa, de amplitudinea §i pozitia componentelor 
spectrale de putere mare ale semnalului Si. Figurile 3.2.46 §i 3.2.47 arata ca §i cum lobul 
principal al spectralui semnalului Si ar fi fost rejectat, §i influenta semnalului Si asupra lui t2 s-ar 
mai manifesta doar prin armonici. Evident, o influenta asemanatoare exista §i in cazul 
semnalului ti din partea semnalului s2, dar din cauza discrepan{ei de amplitudini ale 
componentelor spectrale, fenomenul este mai putin vizibil pe figurile 3.2.44 §i 3.2.45. Deci, se 
poate afirma ca, in domeniul frecventa, viteza de adaptare depinde de puterile componentelor 
spectrale ale semnalelor perturbatoare, rejectand mai mult pe cele de putere mai mare.
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Influenta componentelor spectrale ale semnalului perturbat este mai pregnanta in faza initiala a 
procesului de adaptare cand abaterile filtrelor fata de valorile de decorelare sunt mari.

Figurile 3.2.48 la 3.2.51 prezinta evolutia coeficientilor filtrelor Wi §i W2 in primul 
ciclu de decorelare. Se observa ca in prima faza toti coeficientii pomesc din zero §i au o 
tendinta de cre§tere, aceasta tendinta pastrandu-se pe durata prelucrarii primelor 60000- 
100000 de e§antioane. In aceasta zona §i coeficientii care ar fi trebuit sa fie egali cu zero ating 
valori importante (aproximativ 0.3). In continuare, coeficientii W12 §i W22 continua sa creasca, 
iar ceilalti sa descreasca lent.

Fenomenul de evolutie similara a coeficientilor filtrelor in faza initiala se datoreaza 
faptului ca semnalele Si §i S2 sunt colorate §i se explica prin urmatorul mecanism:

In faza initiala semnalele ti §i t2 sunt corelate intrucat ele sunt de fapt aproximativ egale 
cu yi y2 (cand se pome§te din condi{ii initiate nule). intrucat yi §i y2 sunt, fiecare in parte, 
combinatii ale semnalelor si §i S2, sunt corelate intre ele. Pe de alta parte, intrbcat semnalele Si 
§i S2 sunt colorate, rezulta ca §i semnalele yi §i y2 sunt colorate. Coeficientii filtrelor se 
actualizeaza cu cantitati proportionale cu corelatia existenta intre ti §i t2, §i deci cu cantitati 
aproximativ egale. Fenomenul este cu atat mai evident, cu cat semnalele Si §i S2 sunt mai 
colorate, adica exista un coeficient de corelatie semnificativ intre e§antioanele vecine ale 
aceluia§i semnal.

Fenomenul prin care toti coeficientii filtrelor Wi §i W2 tind, in faza initiala a procesului 
de adaptare, sa atinga valori semnificative, este nedorit §i poate conduce la intrarea 
algoritmului intr-un regim divergent, prin neandeplinirea conditiei de stabilitate (2.2.29) care se 
reproduce mai jos:

1^(zX(z)| < 1; Vz,z = (3.2.240)
inainte ca acesta sa atinga solutia de decorelare, care poate fi o solutie stabila.

In figurile 3.2.52 la 3.2.55 sunt prezentate comparativ semnalele surselor, semnalele 
mixate §i semnalele de ie§ire din decorelator. Se observa tendinta ca semnalele de la ie§irile 
decorelatorului sa aproximeze semnalele corespunzatoare ale surselor. Intrucat procesul de 
adaptare nu s-a incheiat, filtrele neatingand valorile optime, aproximarea este destul de 
grosiera.

La testarea auditiva a semnalelor ti §i t2 se sesizeaza o diminuare semnificativa a 
ponderii semnalului perturbator, dar perturbatia este inca sesizabila.

intrucat procesul de adaptare nu s-a incheiat in timpul de 30 de secunde, cat reprezinta 
un ciclu de prelucrare a semnalelor yi §i y2, s-au realizat zece cicluri de prelucrare ale acestor 
semnale cu scopul de a se verifica daca cei doi algoritmi converg sigur spre solutia optima de 
decorelare. Rezultatul acestui test il constituie figurile 3.2.56 la 3.2.59. Din analiza acestor 
figuri se constata ca in cazul filtrului Wi algoritmul SAD cu propagare inapoi abia atinge 
valorile corecte la sfar§itul intervalului de test, in timp ce algoritmul cu gradient! partiali este de 
doua ori mai rapid, atingand valorile optime la jumatatea intervalului de test. In cazul filtrului 
W2 algoritmul SAD nu ajunge sa atinga valorile optime in intervalul de test, in timp ce 
algoritmul cu gradienti partiali atinge valorile optime dupa aproximativ doua treimi din 
intervalul de test. Faptul ca filtrul W2 converge mai lent decat Wi se datoreaza pauzelor dintre 
cuvinte in cadrul semnalului s2, portiuni de timp in care procesul de convergenta stagneaza.

In concluzie, algoritmul cu gradienti partiali este mai rapid decat algoritmul SAD cu 
propagare inapoi, la aceia§i parametrii.

Se observa, in cazul algoritmului cu sistem de gradienti partiali tendinte de intrare in 
regim divergent, manifestate prin abated impulsionale, de scurta durata, de la traiectoria 
normala a coeficientilor filtrelor. Se remarca totu§i ca algoritmul, prin fenomenul zgomotului 
de adaptare, a revenit pe traiectoria corecta. Tendintele de intrare in regim divergent sunt 
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explicabile deoarece, pe portiunea tranzitorie, exista un punct in care coeficientii filtrelor tind 
sa nu respecte condipa (3.2.240), iar pe portiunea stabilizata, coeficientii au valorile in jurul lui 
0.97, valori foarte apropiate de limita de stabilitate. In aceste conditii abateri mici, datorate 
fenomenului de adaptare, pot conduce algoritmul in regim instabil.

A§a cum era de a§teptat, cand algoritmii au convers la valorile optime de decorelare, 
semnalele ti §i t2 au ajuns sa reproduca fidel semnalele Si §i S2. Figurile 3.2.60 la 3.2.71 
demonstreaza acest lucru.

3.2.4.3. Ameliorarea parametrilor algoritmilor de decorelare

Din examinarea rezultatelor acestui experiment se observa doua dezavantaje majore ale 
algoritmilor examinati: sunt lenti §i in faza tranzitorie filtrele Wi §i W2 pot sa nu indeplineasca 
conditia de stabilitate (3.2.240).

Se observa ca algoritmul cu gradienti partiali a convers dupa aproximativ 2000000 de 
e§antioane prelucrate (conform Fig. 3.2.59) in timp ce algoritmul SAD nu a atins solutia 
corecta de decorelare nici dupa 3000000 de e§antioane prelucrate.

Pe de alta parte, coeficientii de ordinul 1 §i 3 ai filtrelor Wi §i W2, care ar fi trebuit sa 
fie egali cu zero, au un regim tranzitoriu caracterizat printr-o cre§tere mare a valorilor lor, 
comportament care poate avea drept consecinta aducerea sistemului in regim de instabilitate.

De fapt cele doua aspecte evidentiate sunt legate intre ele.
In cazul semnalelor Si §i s2 colorate, pentru a se contracara influenfarea traiectoriilor 

coeficientilor vecini ai filtrelor Wi §i W2, suntem nevoiti sa asiguram o durata mare de mediere, 
lucru care se realizeaza prin alegerea unor marimi de pas foarte mici. Aceste valori mici ale 
marimilor de pas sunt necesare §i pentru ca deviatiile de la traiectoriile medii, datorate 
zgomotului de adaptare, sa nu aduca filtrele in afara domeniului de stabilitate. Alegand valori 
mici ale parametrilor marime de pas se ajunge in situafia ca algoritmii devin foarte lenti.

Pentru a se depa§i aceste dezavantaje trebuie sa ne adresam cauzelor lor.
Prima cauza consta in faptul ca semnalele Si §i S2 sunt colorate. De aceea, daca se 

reu§e§te printr-un mijloc oarecare “un efect de albire” al acestora, rezultatul va fi benefic. 
Pentru a atinge acest scop, a§a cum s-a demonstrat in Sectiunea 3.1.5. se pot intercala la 
intrarile semnalelor yi §i y2 doua filtre identice Q, fara ca solutiile de decorelare sa se modifice. 
Aceste filtre pot fi astfel alese incat sa produca un “efect de albire” al semnalelor yi §i y2 
manifestat prin reducerea coeficientului de corelatie intre e§antioanele vecine. Un astfel de 
filtru, pe care pentru inceput il denumim Qi poate fi ales sa aiba functia de transfer urmatoare:

2,W = l-z' (3.2.241)

Desigur, se poate merge mai in profunzime cu studiul privind alegerea acestui filtru, dar 
a§a dupa cum vom vedea, rezultatele obtinute au condus la imbunatatiri substantiate ale 
comportamentului algoritmului.

A doua cauza consta in posibilitatea ca datorita zgomotului de adaptare, pe durata 
regimului tranzitoriu, valorile momentane ate coeficientilor filtrelor sa depa§easca domeniul de 
stabilitate. Pentru a contracara acest efect este necesara o adaptare permanenta a valorii 
parametrului marime de pas, mic$orand-o cand filtrele Wi §i W2 ajung la marginea domeniului 
de stabilitate. Cea mai simpla §i directa metoda de a obtine acest deziderat este intercalarea la 
intrarite yi §i y2 a altor doua filtre identice, pe care le denumim Q2, eventual in serie cu Qi, 
care sa aiba urmatoarea functie de transfer:

156

BUPT



(3.2.242)

In acest fel, amplitudinea semnalelor prelucrate este controlata chiar de filtrele care se 
adapteaza (evident, in conditiile in care conditia (3.2.240) este satisfacuta).

Prin intercalarea acestor filtre la intrarile yi §i y^ semnalele de ie§ire ti §i t2 nu mai sunt, 
in situatia ca algoritmul a convers spre solutia optima de decorelare, replici fidele ale 
semnalelor surselor Si §i S2, ci versiuni distorsionate ale acestora. Pentru a corecta acest 
dezavantaj, propun realizarea unui sistem de decorelare compus din doua blocuri, unui destinat 
calcularii adaptive a filtrelor Wi §i W2, care, pentru imbunatatirea parametrilor de regim 
tranzitoriu utilizeaza filtrele Q compuse din Qi §i Q2 inseriate, propuse mai sus, §i cel de al 
doilea bloc, folose§te filtrele calculate de primul pentru a obtine, direct din prelucrarea 
semnalelor yi §i y2, semnalele ti §i t2 nedistorsionate. Aceasta solutie este prezentata in 
Fig.3.2.72.

Fig. 3.2.72. Sistem de decorelare cu parametri imbun^tatiti.

Se poate demonstra, utilizand metoda descrisa in Sectiunea 3.2.2.2, ca introducerea 
filtrelor Q2 conduce la aparitia unor comportamente diferite ale algoritmilor SAD §i cu sistem 
de gradienti partiali, in jurul punctului optim de decorelare.

In jurul punctului optim de decorelare, cei doi algoritmi se modeleaza cu sisteme de 
forma (3.2.56), care au matricea sistemului descrisa de (3.2.60). S-a aratat ca algoritmii sunt 
convergenti daca matricea oM data de relatia (3.2.78) este pozitiv definita. Una dintre 
conditiile necesare pentru ca aceasta matrice sa fie pozitiv definita era ca submatricele din 
componenta sa 0^11 §i 0^22 sa fie pozitiv definite.

In cazul algoritmului SAD, daca se utilizeaza filtrul Q2, cele doua matrice nu mai au o 
forma sigur pozitiv definita, ele avand ca elemente intercorelatii intre versiuni ale semnalelor si 
§i respectiv s2 filtrate de filtrul Q2, cu semnalele si §i respectiv s2. Aceasta forma de matrice nu 
mai este sigur pozitiv definita §i experimental se dovede§te, pentru semnalele de test utilizate, 
ca algoritmul SAD cu propagare inapoi, este divergent daca are filtrele Q2 la intrare.
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in cazul algoritmului cu sistem de gradient partiali, matricele n $i a# 22 devin 
matricele de autocorelatie ale semnalelor Si §i respectiv s2, care sunt pozitiv definite in 
conditiile in care semnalele nu sunt strict periodice sau constante. A§a cum se va arata in 
sectiunea urmatoare, utilizarea filtrelor Q2 in cazul algoritmului cu gradient partiali il mentine 
stabil pentru valori ale marimilor de pas mult mai mari, obtinandu-se astfel o scurtare 
semnificativa a duratei regimului tranzitoriu.

Introducerea filtrelor Qi conduce la efecte favorabile prin diminuarea cre§terii 
coeficientilor care ar fi trebuit sa fie nuli.

3.2.4.4. Rezultatele testului 1 in cazul prelucrarii suplimentare a semnalelor de 
intrare cu ajutorul filtrelor Qi Q2

Se mentin acelea§i semnale Si, s2, y 1 §i y2 ca §i in Sectiunea 3.2.4.2.
Pentru inceput sunt prezentate rezultatele obtinute in urma aplicarii filtrului Q2.
Algoritmului SAD cu propagare inapoi, a§a cum s-a mai mentionat, a avut o evolutie 

divergenta. Deci, nu i se pot aduce imbunatatiri ale duratei regimului tranzitoriu utilizand acest 
filtru.

In cazul algoritmului cu sistem de gradient partiali, utilizarea filtrelor Q2 a dus la 
mentinerea unei evolutii convergente pentru valori ale parametrilor marime de pas pana la 
valoarea de 0,05 (fata de 0,001 in cazul nefolosirii filtrelor Q2). Evolutia coeficientilor filtrelor 
Wi §i W2 pentru diferite valori ale parametrilor marime de pas jii §i |i2 sunt date in figurile 
urmatoare (realizate pentru o comparatie corecta tot pentru zece cicluri de decorelare):

Fig. 3.2.73. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul utiliz&rii algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali $i a filtrelor Q2 cu 
parametrii pi=p2=0,005.

Fig. 3.2.74. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul utiliz&rii algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali $i a filtrelor Q2 cu 
parametrii m=p2=0,005.

Din examinarea figurilor 3.2.73 §i 3.2.74 comparativ cu figurile 3.2.75 §i 3.2.76, se 
observa trei aspecte importante.

In primul rand, introducerea filtrelor Q2 a permis algoritmului cu sistem de gradient 
partiali sa aiba o evolufie convergenta pentru valori ale parametrilor marime de pas de 50 de 
ori mai mari decat in cazul nefolosirii acestor filtre, aspect care a dus la o semnificativa scurtare 
a duratei regimului tranzitoriu.
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In al doilea rand a crescut in aceea§i propose zgomotul de adaptare, manifestat prin 
deviatia valorilor coeficientilor de la valoarea medie a traiectoriei acestora.

Fig. 3.2.75. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul utilizarii algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali §i a filtrelor Q2 cu 
parametrii |ii=|i2=0,05.

o ooboo iiSJfi ufim umbo jhmd

Fog.3.2.76. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul utilizarii algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali §i a filtrelor Q2 cu 
parametrii pi=p2=0,05.

In al treilea rand se observa o indepartare a valorilor medii de regim permanent ale 
coeficientilor de valorile optime de decorelare (care sunt 0 pentru w, w2i, w23 §i 0,97 
pentru §i ^22) odata cu cre^terea valorii marimilor de pas pi §i p2. Aceasta abatere este mai 
pronuntata in cazul filtrului W2 a carui evolutie este preponderent determinata de semnalul s2.

De fapt, aceasta indepartare a solutiei de regim permanent de la valorile optime 
semnifica faptul ca, de fapt, algoritmul converge spre o solutie fantoma, despre care, in 
Sectiunea 2.5.3, in cazul algoritmului SAD, s-a aratat ca depinde de caracteristicile spectrale 
ale semnalelor si §i s2

Este evident, din cele prezentate despre influenta filtrului Q2, ca indepartarea solutiei de 
regim permanent de valorile optime de decorelare, conduce la o calitate mai scazuta a 
decorelarii, manifestata prin persistenta semnalului perturbator in semnalul reconstituit.

Utilizarea filtrului Qi, singur, poate fi facuta, pentru asigurarea stabilitatii, numai prin 
mic§orarea valorii marimilor de pas Hi §i p2 sub valoarea maxima pentru care algoritmul cu 
sistem de gradienti partiali, fara filtre suplimentare la intrarile yj §i y2, a fost convergent. In 
figurile 3.2.77 §i 3.2.78 sunt prezentate evolutiile coeficientilor filtrelor Wi §i respectiv W2 tot 
pe o perioada de zece cicluri de decorelare ale semnalelor yi §i y2, pentru o valoare a marimilor 
de pas egala cu 0,0001.

Fig.3.2.77. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali utilizand filtrele Qi §i p.i=p.2=0,0001.

Fig. 3.2.78. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali utilizand filtrele Qi $i p,i=p.2=0,0001.
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Deoarece semnalele Si §i S2 sunt colorate, este normal ca puterile semnalelor diferenta 
dintre valorile e§antioanelor de la momentul n §i valorile e§antioanelor la momentul m-1 ale 
acestora sa fie mai mici decat ale semnalelor originale. Din acest motiv semnalele de la ie§irile 
filtrelor Qi vor avea puteri mai mici decat cele ale semnalelor yi §i y2 Aceste puteri mai mici 
ale semnalelor de la intrarea algoritmului de decorelare, pe de o parte, §i valorile mai mici ale 
marimilor de pas, pe de alta parte, conduc la o evolutie mai lenta a coeficientilor filtrelor W1 §i 
W2 in acest caz, comparativ cu situatia in care nu se folosesc filtre suplimentare la intrari.

Efectul pozitiv, vizibil in figurile 3.2.77 §i 3.2.78, consta in valorile maxime mai mici pe 
care le iau coeficientii care trebuie sa fie nuli (v^n, W13, W21 §i W23) fata de situatia din figurile 
3.2.57, 3.2.59, in cazul nefolosirii filtrelor suplimentare la intrare, §i 3.2.73 la 3.2.76, cand se 
folosesc filtrele Q2. Acest aspect arata un efect de diminuare a coeficientului de autocorelatie 
intre e§antioanele vecine ale semnalelor prelucrate.

Combinarea efectelor filtrelor Qi §i Q2 conduce la efecte deosebit de favorabile atat 
asupra duratei regimului tranzitoriu, cat §i asupra diminuarii efectului de indepartare a solutiilor 
de regim permanent de valorile optime de decorelare. In figurile 3.2.79 §i 3.2.80 este 
prezentata evolutia coeficientilor filtrelor Wi §i W2 in cazul cand parametrii marime de pas |ii 
§i JI2 au valoarea 0,02, iar in figurile 3.2.81 §i 3.2.80 este prezentata evolutia pentru cazul cand 
parametrii marime de pas au valoarea 0,1.

0 SIS iMM 2«SS »odS

Fig. 3.2.79. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wl in cazul algoritmului cu sistem de 

gradient! partiali care folose$te filtrele Qi $i 
Q2, iar parametrii $i ^2 au valoarea 0,02.

Fig. 3.2.80. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 in cazul algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali care folose$te filtrele Qi $i 
Q2, iar parametrii m $i ^2 au valoarea 0,02.

Fig. 3.2.81. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wl in cazul algoritmului cu sistem de 

gradient partiali care foiose^te filtrele Qi $i 
Q2, iar parametrii m $i p2 au valoarea 0,1.

Fig. 3.2.82. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 in cazul algoritmului cu sistem de 

gradienti partiali care folose$te filtrele Qi $i 
Q* iar parametrii m $i p.2 au valoarea 0,1.
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Prima remarca pe care o facem este ca efectul de indepartare a solutiilor de regim 
permanent de valorile optime de decorelare este mult mic§orat, in cazul cand parametrii 
marime de pas au valoarea 0,1 §i, practic, absent, in cazul cand au valoarea 0,02.

In cazul cand parametrii marime de pas au valoarea 0,1, doar coeficientii wu §i w22 au o 
deplasare de 0,03 §i respectiv 0,07 de la valoarea optima care este 0,97.

In conditiile in care s-a putut create valoarea parametrilor marime de pas de la 0,001, in 
cazul neutilizarii filtrelor Qi §i Q2, cand convergenta se realiza dupa aproximativ 200 de 
secunde, la valori de 0,02 sau chiar 0,1, in cazul folosirii acestor filtre, durata regimului 
tranzitoriu a scazut de apreciabil, astfel incat, chiar pe durata primului ciclu de decorelare se 
obtine separarea corecta a semnalelor in aproximativ trei secunde. In figurile 3.2.83 la 3.2.98 
sunt prezentate, pe durata primelor 30 de secunde, cat reprezinta un ciclu de procesare, pentru 
comparatie, semnalele ti §i t2, spectrele lor, §i evolutia coeficientilor filtrelor Wi §i W2 pentru 
situatia cand nu s-au folosit filtrele Qi §i Q2, cand s-a putut create valoatea parametrilor 
marime de pas la maximum 0,001, pe de o parte, §i situatia cand s-au folosit filtrele Qi §i Q2 §i
parametrii marime de pas au fost ale§i egali cu 0,02.

Fig. 3.2.83. Semnalul ti in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 
fira filtrele Qi §i Q2, cu parametrii m $i |i2 

egali cu 0,001.
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Fig. 3.2.84. Semnalul ti in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali,
cu filtrele Qi $i Q2, cu parametrii pi $i p2

egali cu 0,02.

Fig. 3.2.86. Semnalul t2 in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 

cu filtrele Qi $i Q2, cu parametrii m $i ^2 
egali cu 0,02.

Fig. 3.2.85. Semnalul t2 in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 
fira filtrele Qi $i Q2, cu parametrii m $i p2 

egali cu 0,001.
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Fig. 3.2.87. Spectrul semnalului ti in jurul 
e$antionului 300000, in cazul folosirii 

algoritmului cu gradienti partiali, fara filtrele 
Qi $i Qi, cu parametrii pi $i ^2 egali cu 0,001.

Fig. 3.2.88. Spectrul semnalului ti in jurul 
e$antionului 300000, in cazul folosirii 

algoritmului cu gradienti partiali, cu filtrele 
Qi $i Qi, cu parametrii pi $i |i2egali cu 0,02.
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Fig. 3.2.89. Spectral semnalului t2 in jural 
efantionului 300000, in cazul folosirii 

algoritmului cu gradient partiali, fSrS filtrele 
Qi fi Qz, cu parametrii fi p2 egali cu 0,001.

n(f)

Fig. 3.2.90. Spectral semnalului t2 in jural 
efantionului 300000, in cazul folosirii 

algoritmului cu gradient! partiali, cu filtrele 
Qi fi Qi, cu parametrii fi p2egali cu 0,02.

Fig. 3.2.91. Detaliu comparativ al semnalelor 
Sb yi ?i tiin cazul decorelftrii cu algoritmul cu 
sistem de gradient partiali, fArS filtrele Qi fi 

Q2, cu parametrii pi fi p2 egali cu 0,001.

Fig. 3.2.92. Detaliu comparativ al semnalelor 
Sb yi fi tiin cazul decorel&rii cu algoritmul cu 
sistem de gradienfi partiali, cu filtrele Qi fi 

Q2, cu parametrii fi p2 egali cu 0,02.

Fig. 3.2.93. Detaliu comparativ al semnalelor 
sb >2 fi t2 in cazul decoreiarii cu algoritmul cu 
sistem de gradient partiali, f3tr& filtrele Qi fi 
Q2, cu parametrii pi fi p2 egali cu 0,001.

Fig. 3.2.94. Detaliu comparativ al semnalelor 
Sb yz fi t2 in cazul decorel2rii cu algoritmul cu 
sistem de gradient partiali, cu filtrele Qi fi 
Q2, cu parametrii p, fi p2 egali cu 0,02.
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Fig. 3.2.95. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, fara filtrele Qi Q2, cu parametrii 

Hi $i g2 egali cu 0,001.

Fig. 3.2.96. Evolutia coeficientilor filtrului Wi 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

partiali, cu filtrele Qi $i Q2, cu parametrii gi 
$i pi2 egali cu 0,02.
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Fig. 3.2.97. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, Hr2 filtrele Qi $i Q2, cu parametrii 

ph §i p.2 egali cu 0,001.

Fig. 3.2.98. Evolutia coeficientilor filtrului W2 
in cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

partiali, cu filtrele Qi $i Q2, cu parametrii pi 
$i pi2 egali cu 0,02.

Figurile 3.2.83 la 3.2.98 evidentiaza influenta deosebit de favorabila a utilizarii 
simultane a filtrelor Qi §i Q2 in procesul de decorelare a semnalelor prin utilizarea algoritmului 
cu sistem de gradienti partiali. In acelea§i conditii, algoritmul SAD cu propagare inapoi este 
divergent §i deci nu permite obtinerea unor performante de regim tranzitoriu comparabile. 
Posibilitatea de a utiliza filtrele Qi ^i Qi pentru imbunatatirea substantial^ a performantelor 
constituie principalul avantaj al algoritmului cu sistem de gradienti partiali in comparatie cu 
algoritmul SAD cu propagare inapoi.

Din examinarea figurilor 3.2.83 la 3.2.94 se observa ca s-a reu§it, folosind filtrele Qi §i 
Q2, pe durata primului ciclu de decorelare, obtinerea unei calitati a separarii semnalelor 
comparabila, sub toate aspectele, cu cea obtinuta, fara filtrele Qi §i Q2, dupa zece cicluri de 
decorelare.

Pentru a putea face comparatii cantitative asupra calitatii separarii semnalelor, se 
definesc in continuare indici calitati vi.

Notam cu M durata intervalului de timp in care se desfa§oara estimarea indicelui 
calitativ, exprimata in numar de e§antioane.

Notam cu w,, 0 < 1: < M, e§antioanele semnalului sursei utile din intervalul de estimare.
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Notam cu v,, 0 < /< M, e§antioanele semnalului estimat al sursei utile.
Notam cu p^ 0 <i < M, e§antioanele semnalului perturbator.
Se define§te eroarea patratica medie relativa:

M-]

& = --------

Se define§te raportul semnal zgomot exprimat in decibeli: 
( M 1 A

Rsz = 101g

Z(v.-«.)2
Se define§te atenuarea semnalului perturbator exprimat in decibeli:

Ap = 101g

M\

i 0 
M 1

(3.2.243)

(3.2.244)

(3.2.245)

Considerand pentru canalul semnalului yi drept semnal util pe Si, semnal estimat pe yi, 
semnal perturbator pe xi(semnalul de la ie§irea filtrului H2 din Fig. 3.2.31), iar pentru canalul 
semnalului y2 pe s2 drept semnal util, pe y2 drept semnal estimat, pe x2 (semnalul de la ie§irea 
filtrului Hi din Fig. 3.2.31) drept semnal perturbator, in Tabelul 3.2.2 se dau indicii calitativi ai 
semnalelor de intrare ale decorelatorului.

Considerand pentru canalul semnalului de ie§ire ti pe Si ca semnal al sursei utile, pe ti 
ca semnal ca semnal estimat al sursei utile §i pe Xi ca semnal perturbator, iar pentru canalul 
semnalului de ie§ire t2 pe s2 ca semnal al sursei utile, pe t2 ca semnal estimat al sursei utile §i pe 
x2 ca semnal perturbator, in Tabelul 3.2.3 se dau indicii calitativi ai semnalelor ie§ire.

Tabelul 3.2.2.
Indice calitativ Valoare

Rsz (si, yb xi) [dB] 1,525680
Ap (si, yb xi) [dB] -0,002530
Rsz (s2, y2, x2) [dB] 0,788465
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,033094
Tabelul 3.2.3.

Indice calitativ Algoritm cu sistem 
de gradienti 

par|iali, 
un ciclu de 

decorelare, firi 
filtrele Qi $i Q2, 

Pi=p.2=0,001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

parfiali, 
11 cicluri de 

decorelare, firi 
filtrele Qi $i Q2, 

Pi=^2=0,001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Q> $i Q2, 
m=P2=o,O2.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

parfiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qt $i Q2, 
Pi=p2=0,02

0 1 2 3 4
Rsz(si,ti,xi) [dB] 16,430037 29,361520 21,994601 23,599228
Ap (si,ti,xi) [dB] 14,901824 27,833307 20,466388 22,071015
Asz(s2,t2,x2) [dB] 15,045663 28,342892 20,917687 22,268776
Ap (s2,t2,x2) [dB] 16,044745 29,341974 21,916769 23,267859
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Valorile indicilor calitativi din tabelele 3.2.2 §i 3.2.3 au fost obtinute prin prelucrarea a 
1000 de e§antioane din semnalele necesare, incepand de la e§antionul din pozitia 300000, deci 
s-a surprins o portiune de la sfar§itul ciclului de decorelare.

Comparand valorile prezentate in tabelele 3.2.2 §i 3.2.3 se observa ca fara folosirea 
filtrelor Qi §i Q2,pe durata primului ciclu de decorelare, se obtine o cre§tere a indicilor 
calitativi de aproximativ 15dB, iar prin folosirea filtrelor Qi §i Q2, pe durata primului ciclu de 
decorelare s-a obtinut un plus de aproximativ 5 dB pentru fiecare indice calitativ.

Desigur, valorile indicilor calitativi obtinute dupa 11 cicluri de decorelare, fara folosirea 
filtrelor Qi §i Q2 §i avand marimi de pas foarte mici, sunt excelente, dar trebuie sa se tina cont 
de faptul ca reciclarea datelor de intrare este un proces care nu poate fi efectuat in timp real.

Prin folosirea filtrelor Q] §i Q2, dupa 11 cicluri de decorelare, §i cu parametrii marime 
de pas, §i |i2 egali cu 0,02, se obtine o cre§tere de aproximativ l,5dB a indicilor calitativi 
fata de situatia din primul ciclu de decorelare. Aceasta modificare mica a indicilor calitativi 
evidentiaza faptul ca la sfar$itul primului ciclu de decorelare algoritmul a ajuns, practic, in 
starea de regim permanent.

Pe de alta parte, rezultatele mai slabe obtinute dupa 11 cicluri de decorelare, cand s-au 
folosit filtrele Qi §i Q2 §i parametrii marime de pas pi §i p2 au fost egali cu 0,02, fata de situatia 
cand nu s-au folosit aceste filtre §i pi §i |i2 au fost egali cu 0,001, se datoreaza zgomotului de 
adaptare care este mai mare in prima situatie fata de a doua. Fenomenul este inerent §i este 
pretul platit pentru scurtarea duratei regimului tranzitoriu. De aceea, valorile din coloana a 3-a 
a Tabelului 3.2.3 pot fi considerate ca un compromis optim intre calitatea separarii semnalelor 
§i durata regimului tranzitoriu al procesului de adaptare al algoritmului.

3.2.4.5. Rezultatele testului 1 in cazul cand semnalele s1 s2 sunt de puteri 
diferite

In continuare se prezinta rezultatele testului in cazul cand semnalul Si are o put ere de 
aproximativ zece ori mai mare decat puterea semnalului s2. S-au pastrat acelea§i semnale ca §i 
in experimentele precedente, singurul parametru modificat fund raportul de puteri.

Graficele $i semnalelor Si, s2, yi §i y2 in aceasta situatie sunt prezentate in figurile 3.2.99
la 3.2.102.

wool iwwo| is—n| aoooo| jawwj
Fig. 3.2.99. Aspectul semnalului Si.

Fig. 3.2.101. Aspectul semnalului yt. Fig. 3.2.102. Aspectul semnalului y2.

Se observa in Fig.3.2.100 ca amplitudinile semnalului s2 sunt de aproximativ trei ori mai 
mici decat cele ale semnalului Si.

Influenta semnalului s2 in cadrul semnalelor y, $i y2 este mult mai redusa decat in cazul 
experimentelor precedente.
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In figurile urmatoare sunt prezentate spectrele semnalelor Si, S2, yi §i y? calculate pe un 
bloc de 1024 de e§antioane, mcepand de la e§antionul cu numarul 300000, adica la sfar§itul 
intervalului de test.

0(1)

0M5

Fig. 3.2.104. Spectral semnalului s2.Fig. 3.2.103. Spectral semnalului sb

Y1(J)

Fig. 3.2.105 Spectral semnalului yt.

g WOO MM 3000 40M 3000 |

Fig.3.2.106. Spectral semnalului y2.

f(Hx|

Comparand scalele pe axele verticale ale figurilor 3.2.37 §i 3.2.104 se observa diferenta 
de putere a semnalelor S2 utilizate in cele doua experimente. Datorita discrepantei de puteri 
intre cele doua semnale, influenta lui S2 in cadrul spectrelor semnalelor yi §i y2 este aproape 
nesesizabila.

In figurile 3.2.107 la 3.2.122 sunt prezentate comparativ rezultatele obtinute cu 
algoritmul cu sistem de gradienti partiali, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2, cand a fost 
asigurata convergenta utilizand valoarea de 0,0001 pentru parametrii marime de pas, §i in cazul 
folosirii acestor filtre, cand parametrii marime de pas au putut fi crescuti la valoarea 0,02 sau 
chiar si la valoarea 0,1. __________________________

ioom| mono)
Fig. 3.2.107. Semnalul ti in timpul primuiui 
ciclu de decorelare, in cazul algoritmului cu 
sistem de gradient! partiali, firi utilizarea 
filtrelor Qt $i Q2, cu parametrii mSrime de 

pas pi $i p2 egali cu 0,0001.

Fig. 3.2.108. Semnalul ti in timpul primuiui 
ciclu de decorelare, in cazul algoritmului cu 

sistem de gradienti partiali, cu utilizarea 
filtrelor Qi $i Q2, cu parametrii marime de 

pas pt $i p2 egali cu 0,02.
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Fig. 3.2.109. Semnalul t2 in timpul primului 
ciclu de decorelare, in cazul algoritmului cu 
sistem de gradienti partiali, fara utilizarea 
filtrelor Qi $i Q2, cu parametrii marime de 

pas pi $i p2 cgali cu 0,0001.

Fig. 3.2.110. Semnalul t2 in timpul primului 
ciclu de decorelare, in cazul algoritmului cu 

sistem de gradienti partiali, cu utilizarea 
filtrelor Qt $i Q2, cu parametrii marime de 

pas pi $i p2 egali cu 0,02.

Fig. 3.2.112. Semnalul tt in al 11-lea ciclu de 
decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu parametrii marime de pas p} $i p2 
cgali cu 0,02.

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fira utilizarea filtrelor Qt
§i Q2, cu parametrii marime de pas pt $i p2 

egali cu 0,0001.

Fig. 3.2.113. Semnalul t2 in al 11-lea ciclu de 
decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fari utilizarea filtrelor Qi 
$i Q2, cu parametrii marime de pas pi $i p2 

egali cu 0,0001.

Fig. 3.2.114. Semnalul t2 in al 11-lea ciclu de 
decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu parametrii marime de pas pi $i p2 egali 
cu 0,02.

WIWI

Fig. 3.2.115. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wi pc durata primului ciclu de decorelare, in 

cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, HrS utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
parametrii marime de pas pi $i P2 egali cu 

0,0001.

isnn 300000 n

Fig. 3.2.116. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wi pe durata primului ciclu de decorelare, in 

cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
parametrii marime de pas pi $i p2 egali cu 

0,02.
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Fig. 3.2.117. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 pe durata primului ciclu de decorelare, in 

cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, feri utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
parametrii marime de pas m $i ^2 egali cu 

0,0001.

Fig. 3.2.118. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 pe durata primului ciclu de decorelare, in 

cazul algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali, cu utilizarea filtrelor Qt §i Q2, cu 
parametrii marime de pas p-i $i ji2 egali cu 

0,02.

Fig. 3.2.119. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wi pe durata a 10 cicluri de decorelare, in 
cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

par|iali, f3ri utilizarea filtrelor Qt §i Q2, cu 
parametrii marime de pas p.i §i p.2 egali cu 

0,0001.

Fig. 3.2.120. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wi pe durata a 10 cicluri de decorelare, in 
cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i Q2, cu 
parametrii marime de pas p-i p2 egali cu 

0,02.

Prima implicate a discrepantei de puteri a semnalelor surselor o constituie coborarea 
valorii maxime a parametrilor marime de pas, pentru care algoritmul remane stabil de zece ori, 
de la 0,001 la 0,0001, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2. In consecinta algoritmul are o 
evolutie §i mai lente decat in cazul cand semnalele Si §i s2 ar avea puteri egale.

Prezenta filtrelor Qi §i Q2 a permis mentinerea valorilor mari ale parametrilor marime 
de pas (0,02 sau chiar 0,1), lucru care a permis mentinerea unei evolupi mult mai rapide a 
algoritmului.

A doua consecinja a discrepan|ei de puteri ale semnalelor surselor o constituie durata 
diferita a regimurilor tranzitorii ale celor doua filtre Wi §i W2, aspect valabil atat in situatia ca 
se folosesc filtrele Qi §i Q2, cat §i atunci cand acestea nu se folosesc.

S-a aratat ca evolutia filtrului Wi este preponderent determinate de parametrii 
semnalului sh iar evolutia filtrului W2 este preponderent determinate de parametrii semnalului

168

BUPT



S2. In consecinta, in cazul de fata, filtrul Wi are o evolutie mult mai rapida spre solutia optima 
de decorelare decat filtrul W2.

Fig. 3.2.121. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 pe durata a 10 cicluri de decorelare, in 
cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

partiali, farS utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
parametrii marime de pas $i g2 egali cu 

0,0001.

Fig. 3.2.122. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2 pe durata a 10 cicluri de decorelare, in 
cazul algoritmului cu sistem de gradienti 

partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i Q2, cu 
parametrii marime de pas p.i $i pi2 egali cu 

0,02.

Influenta semnalului Si asupra semnalului t2 este determinata de abaterea coeficientilor 
filtrului Wi fata de cei ai filtrului Hb iar influenta semnalului s2 asupra semnalului ti este 
determinata de abaterea coeficientilor filtrului W2 fata de cei ai filtrului H2.

In consecinta, semnalul sursei de putere mare, este rejectat intr-o proportie mai mare la 
ie§irea care reconstituie semnalul sursei de putere mica, decat este rejectat semnalul sursei de 
putere mica la ie§irea care reconstituie semnalul sursei de putere mare.

In tabelele 3.2.4 §i 3.2.5 se evidentiaza indicii calitativi ai procesului de separare a 
semnalelor in acest experiment.
Tabelul 3.2.4.

Indice calitativ Valoare
Rsz (si, yb Xi) [dB] 11,983255
Ap (si, yi, xi) [dB] -0,002530
Rsz (s2, y2, x2) [dB] -11,489752
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,033094
Tabelul 3.2.5.

Indice calitativ Algoritm cu sistem 
de gradienti 

parfiali, 
un ciclu de 

decorelare, fara 
filtrele Qi $i Q2, 

Pi=p.2=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
11 cicluri de 

decorelare, fara 
filtrele Qi $i Q2, 

p.i=p.2=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Qt Q2, 
m=H2=o,o2.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
Pi=P2=0,02

0 1 2 3 4
Rsz(si,ti,xi) [dB] 14,262031 21,430104 28,179795 34.608577
Ap (si,tbxi) [dB] 2,276243 9,444316 16,194006 22,622788
7te(s2,t2,x2) [dB] 0,200282 7,847288 16.404440 22.830995
Ap (s2,t2,x2) [dB] 11,656939 19,303945 27,861097 34,287652

169

BUPT



in Tabelul 3.2.4. se observa ca raportul semnal/zgomot in cazul semnalului y2 este de 
aproximativ -1 IdB, deci, semnalul “util”, s2 este “inecat in zgomot”. De la aceasta situatie, in 
cazul unui singur ciclu de decorelare, se ajunge la 0,2dB cand nu se utilizeaza filtrele Qi §i Q2 
§i la 16,4dB cand se utilizeaza aceste filtre, adica se obtin cre§teri de 11,2 §i respectiv 27,4dB 
ale raportului semnal/zgomot. Pentru celalalt canal, yb se pome§te de la un raport 
semnal/zgomot de aproximativ 12dB, §i se produc created ale acestuia la valorile 14,26 §i 
respectiv 28,18dB, de numai 2,26dB in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2 §i de 16,18dB in 
cazul folosirii lor. Se poate afirma, ca efectul de separare al semnalului de putere mica a fost 
mai pronuntat decat efectul de separare al semnalului de putere mare.

La aceea§i concluzie se ajunge §i din examinarea datelor referitoare la indicii calitativi 
obtinuti dupa 11 cicluri de decorelare cand cre§terea de raport semnal/zgomot este de 18,4 §i 
respectiv 34,3dB fata de 9,5 §i respectiv 22,7dB.

Efectul benefic al utilizarii filtrelor Qi §i Q2 este evident §i aici.
Trebuie mentionat ca datorita parametrilor marime de pas mici §i a discrepantei de 

valori ale puterilor semnalelor surselor, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2 filtrele sunt departe 
de punctul de decorelare optim §i dupa 10 cicluri de decorelare. In cazul folosirii acestor filtre, 
Wi converge, practic, dupa primul ciclu, in timp ce W2 ajunge la valori apropiate de optim abia 
dupa 10 cicluri de decorelare, convergenta nefiind inca terminata.

in cazul cand semnalul Si are o putere de aproximativ zece ori mai mica decat s2, se 
obpn concluzii asemanatoare, dar se schimba rolurile semnalelor intre ele.

In tabelele 3.2.6 §i 3.2.7 se dau rezultatele acestor teste. Se face observatia ca in cazul 
aplicarii algoritmului cu sistem de gradienfi partiali, fara folosirea filtrelor Qi §i Q2, parametrii 
marime de pas au avut valoarea de 0,0005. in cazul folosirii celor doua filtre, valoarea a fost 
0,02, ca §i in testele precedente.

Tabelul 3.2.6.
Indice calitativ Valoare

Rsz(si, yb xj) [dB] -8.931895
Ap (si, yi, Xi) [dB] -0,002530
Rsz (s2, y2, x2) [dB] 9.425397
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,033094

Tabelul 3.2.7.
Indice calitativ Algoritm cu sistem 

de gradient! 
partiali, 

un ciclu de 
decorelare, fari 
filtrele Qi $i Q2, 

|Ai=ji2=0,0005.

Algoritm cu sistem 
de gradient! 

parfiali, 
11 cicluri de 

decorelare, firi 
filtrele Qi $i Q2, 
Pi=p2=0,0005.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

parfiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
m=n2=o,O2.

Algoritm cu sistem 
de gradienfi 

parfiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
Hi=P2=0,02

0 1 2 3 4
7te(si,ti,xi) [dB] 2.681344 14.466861 12.741882 23.856523
Ap (sbti,xi) [dB] 11,610705 23,396222 21,671243 32,785884
A5z(s2,t2,x2) [dB] 13.581816 23.519859 21.861422 33.048238
Ap (s2,t2,x2) [dB] 4,123324 14,061366 12,402929 23,589746

Rezultatele prezentate in tabelele 3.2.6 §i 3.2.7. evidenpaza ca pomind de la un raport 
semnal/zgomot in cazul canalului semnalului yi de aproximativ -9dB, dupa primul ciclu de 
decorelare, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2, se ajunge la un report semnal/zgomot de 
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aproximativ 2,7dB, iar in cazul folosirii celor doua filtre, se ajunge la 12,7dB, adica se obtin 
cre§teri de 11.7 §i respectiv 21,7dB. In cazul canalului semnalului y2 se pome§te de la un 
raport semnal/zgomot de 9,4dB §i se ajunge la 13,6 §i respectiv 21,86dB, adica se obtin 
cre§teri de 4,2 §i respectiv 12,26dB. Din nou se confirma faptul ca efectul de separare al 
semnalului de putere mica a fost mai pronuntat decat efectul de separare al semnalului de 
putere mare.

La aceea^i concluzie se ajunge §i din examinarea datelor referitoare la indicii calitativi 
obtinuti dupa 11 cicluri de decorelare cand cre§terea de raport semnal/zgomot este de 23,3 §i 
respectiv 33,7dB fata de 14,1 §i respectiv 23,6dB.

Atenuarea semnalului perturbator este mai mare pentru canalul corespunzator sursei de 
semnal cu putere mai mica decat pe canalul corespunzator sursei de semnal de putere mai 
mare.

3.2.4.6. Testul 2

Algoritmul SAD cu propagare inapoi nu poate fi folosit cu filtrele suplimentare Qi §i 
Q2 §i drept urmare parametrii de regim tranzitoriu care pot fi obtinuti sunt mai slabi decat cei 
obtinuti cu algoritmul cu sistem de gradienti partiali, in acelea§i conditii. Din acest motiv nu se 
mai face o prezentare a acestor rezultate in cazul testului 2 pentru algoritmul SAD.

Pentru inceput sunt prezentate semnalele de test Si §i S2, semnalele rezultate in urma 
mixarii acestora, yi §i y2, precum §i spectrele acestora, calculate folosind 1024 de e^antioane

Jin . jiiiildki iJn JL -ilUJ .1
5Qooo| iow| imooo| 20— I

Fig. 3.2.124. Semnalul S2.

Fig. 3.2.127. Spectral semnalului Si. Fig. 3.2.128. Spectral semnalului S2.
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Fig. 3.2 129. Spectral semnalului yt. Fig. 3.2.130. Spectra! semnalului y2.

Semnalele yi §i y2 au fost obtinute conform schemei prezentate in Fig. 3.2.31 in care filtrele Hi
§i H2 au functiile de transfer date de relatia (3.2.239).

In continuare, in figurile urmatoare sunt prezentate rezultatele testului 2 referitor la 
algoritmul cu sistem de gradienti partiali in situatia ca semnalele au puteri relativ egale. Sunt 
prezentate comparativ rezultatele obtinute fara utilizarea filtrelor suplimentare Qi §i Q2 §i cele 
obtinute prin utilizarea acestora. In primul caz, parametrii marime de pas maximi §i |i2, 
pentru care s-a obtinut o evolutie stabila, au avut valoarea 0,0001, iar in al doilea caz, aceasta 
valoare a putut fi crescuta la 0,02.

Fig. 3.2.132. Semnalul ti, in primul ciclu de 
decorelare, obfinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu m=p2=0,02.

Fig. 3.2.131. Semnalul ti, in primul ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, fira utilizarea filtrelor Qj 

$i Q2, cu m=g2=0,0001.

Ljiib Lii iil.iliiAL.jl l h]l

Fig. 3.2.133. Semnalul t2, in primul ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, firi utilizarea filtrelor Qi 

$i Q2, cu p,i=|i2=0,0001.

Fig. 3.2.134. Semnalul t2, in primul ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor $i 

Q2, cu p1=p2=0,02.

Diferentele de calitate in reconstructia semnalului original sunt evidente.
In cazul semnalului ti,comparand situatia din Fig.3.2.131 cu situatiile din figurile 

3.2.123 §i 3.2.125, pe de o parte, §i cu cea din Fig. 3.2.132, pe de alta parte, se constata ca 
procesul de separare este abia perceptibil in timp ce in situatia din Fig.3.2.132 este aproape 
finalizat. Comparatia este $i mai vizibila in cazul semnalului t2. in Fig. 3.2.133 se observa ca 
evidentierea intervalelor dintre cuvinte este un proces lent, in timp ce, in Fig. 3.2.134, aceste 
intervale sunt evidente dupa primele trei secunde.
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In figurile 3.2.135 la 3.2.138 sunt prezentate comparativ semnalele ti §i t2 in timpul 
celui de al 11 -lea ciclu de decorelare.

Fig. 3.2.135. Semnalul ti, in al 11-lea ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qt 

$i Q2, cu m=n2=0,0001.

Fig. 3.2.136. Semnalul ti, in al 11-lea ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt §i 

Q2, cu Hi=|12=0,02.

n m ji

Al.. Aitolj iiOi.
Fig. 3.2.137. Semnalul t2, in al 11-lea ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qt 

$i Q2, cu p.i=|i2=0,0001.

Fig. 3.2.138. Semnalul t2, in al 11-lea ciclu de 
decorelare, obtinut cu algoritmul cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu m=|i2=0,02.

In continuare sunt prezentate comparativ, spectrele semnalelor ti §i t2 estimate pe 1024 
de e§antioane, incepand de la e§antionul 300000. n(D

o.i

Fig. 3.2.139. Spectral semnalului ti estimat in 
primul ciclu de decorelare, in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 

fara utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
ji1=p.2=0,0001.

Fig. 3.2.140. Spectral semnalului ti estimat in 
primul ciclu de decorelare, in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 

cu utilizarea filtrelor Qi $i Q2, 
cu p.^p.2^02

In situatia din Fig. 3.2.139, in jurul freeventei de 800Hz se observa componentele 
spectrale provenite de la semnalul s2, componente care in situatia din Fig. 3.2.140 sunt mult 
mai putin vizibile.

In imaginea din Fig. 3.2.141 influenta semnalului Si in cadrul semnalului t2 este 
puternica, componentele spectrale ale lui Si depa§indu-le in amplitudine pe cele ale lui s2. In 
Fig. 3.2.142, influenta semnalului Si in cadrul semnalului t2 nu este vizibila. Diferentele mici 
care se observa, fad de spectral semnalului s2 se datoreaza unui efect de filtrare, datorat 
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sistemului de decorelare care inca nu este perfect acordat, care accentueaza putin 
componentele de frecventa inalta.

In figurile 3.2.143 la 3.2.146 sunt prezentate spectrele semnalelor ti §i t2 la sfar§itul 
celui de al 11-lea ciclu de decorelare.

T2®

f(*l

Fig. 3.2.141. Spectral semnalului t2 estimat in 
primul ciclu de decorelare, in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradient! partiali, 

f£r& utilizarea filtrelor Qi $i Q2, cu 
=0,0001.

Tiff
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Fig. 3.2.142. Spectral semnalului t2 estimat in 
primul ciclu de decorelare, in cazul folosirii 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali, 

cu utilizarea filtrelor Qi §i Q2, 
cu pt=p2=0,02.

Fig. 3.2.144. Spectral semnalului ti estimat la 
sfar$itul celui de al 11-lea ciclu de decorelare, 

in cazul folosirii algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu |ii=p2=0,02.

Fig. 3.2.143. Spectral semnalului tt estimat la 
sfar^itul celui de al 11-lea ciclu de decorelare, 

in cazul folosirii algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, f3r2 utilizarea filtrelor 

$i Q2, cu pi=n2=0,0001.

Diferentele dintre spectrele din figurile 3.2.143 §i 3.2.144 sunt practic insesizabile 
datorita faptului ca §i in cazul algoritmului cu sistem de gradient partiali, fara utilizarea filtrelor 
suplimentare Qi §i Q2, dupa 11 cicluri de decorelare, sistemul a ajuns in vecinatatea punctului 
optim de decorelare. De asemenea, amplitudinea mica a componentelor spectrale ale 
semnalului s2 comparativ cu cea a semnalului Si, contribuie la reducerea acestor diferenfe.

In cazul figurilor 3.2.145 §i 3.2.146 diferentele sunt inca semnificative. Datorita 
faptului ca, in cazul nefolosirii filtrelor suplimentare Qi §i Q2, dupa 11 cicluri de decorelare, 
sistemul de decorelare are punctul de functionare mai departat de punctul optim de decorelare,
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decat in cazul folosirii acestor filtre, in Fig. 3.2.145 se mai observa componente provenite de la 
semnalul sj. Fenomenul interesant, care se observa §i aici, este atenuarea mai accentuata a 
componentelor spectrale de putere mare ale semnalului Si comparativ cu cele de putere mai 
scazuta. Acest fenomen sugereaza faptul ca §i in domeniul frecventa viteza de adaptare este 
mai mare in zona componentelor spectrale de putere mai mare.

Fig. 3.2.145. Spectrul semnalului t2 estimat la 
sfar$itul celui de al 11-lea ciclu de decorelare, 

in cazul folosirii algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qt 

§i Q2, cu pi=ji2=0,0001.

Fig. 3.2.146. Spectrul semnalului t2 estimat la 
sfar$itul celui de al 11-lea ciclu de decorelare, 

in cazul folosirii algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu |ii=p2=0,02.

Spectrul din Fig. 3.2.146 este identic cu cel al semnalului s2, sugerand ca s-au obtinut 
indici de performanta foarte buni in procesul de reconstructie al semnalului s2.

In figurile 3.2.147 la 3.2.162 se prezinta evolutia comparative a coeficientilor filtrelor 
Wi §i W2 pe durata unui ciclu de decorelare §i pe durata a 10 cicluri de decorelare, fara 
utilizarea filtrelor suplimentare Qi §i Q2 §i cu utilizarea acestora.

Fig. 3.2.147. Evolutia coeficientilor 1-^9 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, firi utilizarea filtrelor Qi 

si Qi, cu pi=p2=0,0001.

Fig. 3.2.148. Evolutia coeficientilor 14-9 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu pi=p2=0,02.

Ca §i in cazul testului 1, influenta benefica asupra evolutiei coeficientilor este evidenta 
deoarece la o cre§tere de 200 de ori a parametrului marime de pas, abaterea maxima a
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coeficientilor de la valoarea lor corecta care este 0 s-a marit doar de doua ori in condifiile in 
care algoritmul evolueaza in regim stationar.

Faptul ca evolueaza simultan mai multi coeficienti decat in testul 1, a avut drept 
repercusiune, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2, necesitatea mic§orarii parametrilor marime 
de pas pi §i p2 de la valoarea 0,001 la valoarea 0,0001, pentru a putea mentine sistemul 
determinat de ecuatiile de actualizare ale algoritmului in regim de evolutie stabila.

Prezenta mai multor coeficienti a condus la necesitatea asigurarii unei perioade mai 
mari de mediere a marimilor care compun gradientii stohastici pentru a se putea mentine 
conditia de stabilitate (3.2.240). Acest lucru s-a putut realiza prin mic§orarea parametrilor 
marime de pas.

Fig. 3.2.149. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, firi utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu pi=p2=0,0001.

Fig. 3.2.150. Evolu|ia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu |ii=p2=0,02.

Fig. 3.2.151. Evolufia coeficientilor 14-9 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, f5ri utilizarea filtrelor Qi 

si Q2, cu pi=p2=0,0001.

Fig. 3.2.152. Evolutia coeficientilor 14-9 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu pi=|i2=0,02.
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De fapt, mic§orand atat de mult parametrii marime de pas, s-a ajuns la o evolutie 
extrem de lenta a algoritmului cu sistem de gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qi §i Q2, 
evolutie care pentru multe situatii este nesatisfacatoare, mai ales cand parametrii sistemului de 
mixare §i ai semnalelor sunt dinamici.

Utilizarea filtrelor Qi §i Q2, prin efectul de scadere al gradului de corelare al 
e§antioanelor vecine ale semnalelor, pe de o parte, §i prin mic§orarea amplitudinii semnalelor 
prelucrate in vecinatatea limitelor in care conditia (3.2.240) este indeplinita, pe de alta parte, 
permit utilizarea unor parametrii marime de pas, de 200 de ori mai mari, in acest caz. In felul 
acesta se obtine un regim tranzitoriu suficient de rapid pentru algoritmul cu sistem de gradienti 
partiali sa devina utilizabil in aplicatii practice.

Fig. 3.2.153. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qi 

si Q2, cu p.i=p.2=0,0001.

Fig. 3.2.154. Evolutia coeficientilor 10-19 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu p4=^2=0,02.

Fig. 3.2.155. Evolutia coeficientilor 1-9 ai 
filtrului Wt pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, f&rM utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu ^2=0,0001.

Fig. 3.2.156. Evolutia coeficientilor 1-9 ai 
filtrului Wi pc durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu p.i=p.2=0,02.
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Din figurile 3.2.155 la 3.2.162 se observa ca daca nu se utilizeaza filtrele Qi §i Q2, nu 
se ajunge in vecinatatea solutiilor optime nici dupa 10 cicluri de decorelare, adica nici dupa 300 
de secunde. In acela§i timp, utilizand aceste filtre, decorelarea se realizeaza, acceptabil, in mai 
putin de 3 secunde, §i cu parametrii buni, in aproximativ 10 secunde, adica dupa prima treime a 
primului ciclu de decorelare.

W1W-19

Fig. 3.2.157. Evolutia coeficientilor 10449 ai 
filtrului Wi pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali. firi utilizarea filtrelor Qi 

si Q2, cu pi=^2=0»0001.
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Fig. 3.2.158. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului Wt pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt ?i

Q2, cu p.1=p.2=0,02.

Fig. 3.2.159. Evolutia coeficientilor 1^9 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, firS utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu pi^z^OOOl.

W219
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Fig. 3.2.160. Evolutia coeficientilor 14-9 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu )1i=h2=0,02.
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W2U-19

Fig. 3.2.161. Evolutia coeficientilor lO-s-19 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu pi=|i2=0,0001.
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Fig. 3.2.162. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu pi=p,2=0,02.

In tabelul 3.2.8 sunt prezentati indicii calitativi ai semnalelor de intrare yi §i y2.

Tabelul 3.2.8.
Indicc calitativ Valoare

Rsz (si, yi, Xj) [dB] 2.610966
Ap (si, yb x0 [dB] -0,064302
Rsz (s2, yz, x2) [dB] 0.112440
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,035532

Tabelul 3.2.9 prezinta indicii calitativi ai semnalelor ti t2 obtinuti in cadrul testului 2.
Tabelul 3.2.9.

Indice calitativ Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 

decorelare, fari 
filtrele Qi $i Q2, 
m=p2=o,oooi.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
11 cicluri de 

decorelare, fara 
filtrele Qi $i Q2, 
Ri=P2=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
Pi=H2=0,02.

Algoritm cu sistem 
de gradient 

partiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
gi=P2=0,02

0 1 2 3 4
7te(si4bxi) [<®1 10,167354 21.678526 17.890267 17.895960
Ap (Si,ti,xi) [dB] 7,492085 20.414878 15,214997 15,220690
/te(s2,t2,x2) [dB] 9,792749 20.200212 17.349830 17.357254
Ap (S2,t2,x2) [dB] 9,644775 20,052237 17,201856 17,209280

Se observa ca la sfar§itul primului ciclu de decorelare, datorita faptului ca in cazul neutilizarii 
filtrelor Qi §i Q2, coeficientii filtrelor sunt departati de valorile optime, indicii calitativi obtinuti 
sunt mai slabi decat daca se utilizeaza aceste filtre. De fapt, in al doilea caz algoritmul alunge 
sa evolueze in jurul punctului optim. Pe de alta parte, dupa 11 cicluri de decorelare, de$i 
algoritmul nu a ajuns in vecinatatea punctului optim, in cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2, 
totu§i indicii calitativi sunt mai buni decat cei obtinuti prin folosirea acestor filtre, cand 
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algoritmul evolueaza in jurul punctului optim. In acest caz zgomotul de adaptare are o 
influenta mai mare decat departarea coeficientilor filtrelor Wi §i W2 fata valorile optime. 
Zgomotul a crescut datorita faptului ca exista mai multi coeficienti care i§i cauta valorile 
optime, in comparatie cu situatia de la testul 1.

Fenomenul de cre§tere a zgomotului de adaptare odata cu cre§terea numarului de 
coeficienti ai filtrelor Wi §i W2, pe de o parte, §i indeplinirea tot mai dificila a conditiei 
(3.2.240), pe de alta parte, conduc la ideea ca exista o limita practica in ceea ce prive§te 
dimensiunile filtrelor Wi §i W2 pentru care algoritmii de decorelare pot fi aplicati.

In cadrul testului 2 s-au facut §i experimente in care semnalele Si §i s2 au puteri diferite, 
la fel ca la testul 1.

in cazul in care semnalul Si are o putere de zece ori mai mare decat cea a lui s2, evolupa 
ultimilor 10 coeficienti ai filtrelor Wi §i W2 este prezentata comparativ, in figurile 3.2.163 la 
3.2.170. Figurile din partea stanga a paginii prezinta situatia in care nu s-au folosit filtrele Qi 
§i Q2, cand parametrii marime de pas, pi §i p2, au putut fi crescuti pana la valoarea 0,0001. 
Figurile din partea dreapta a paginii prezinta situatia in care s-au folosit filtrele Qi §i Q2, cand 
parametrii pi §i p2 au putut fi crescuti pana la valoarea 0,02. Evolutia este urmarita atat pe 
durata unui ciclu de decorelare, cat §i pe durata a 10 cicluri de decorelare.

Evolutia filtrului Wi este asemanatoare cu cea din cazul cand puterile semnalelor erau 
egale deoarece puterea semnalului Si a ramas neschimbata. Evolutia filtrului W2 este incetinita 
deoarece puterea semnalului s2 este de aproximativ 10 ori mai mica decat in cazul puterilor 
egale. De fapt, pe durata unui singur ciclu de decorelare, in Fig. 3.2.165 nici nu se observa o 
tendinfa clara de evolutie a coeficientilor.

In cazul nefolosirii filtrelor Qi §i Q2, nu se ajunge in vecinatatea punctului optim de 
separare a semnalelor nici dupa 10 cicluri de decorelare. Acest lucru demonstreaza inca o data 
faptul ca daca nu se utilizeaza filtrele Qi §i Q2, algoritmul devine nepractic datorita duratei 
excesive a regimului tranzitoriu.

Fig. 3.2.163. Evolu|ia coeficientilor 10-5-19 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, Dri utilizarea filtrelor Qi 

si Q2, cu m=p,2=0,0001.
Puterea semnalului st este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului S2.

Fig. 3.2.164. Evolutia coeficientilor 10-^19 ai 
filtrului Wi pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu m=p2=0,02.
Puterea semnalului Si este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului s2.
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Fig. 3.2.165. Evolutia coeficientilor 10+19 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qi 

si Q2, cu p.i=p,2=0,0001.
Puterea semnalului st este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului s2.

W210-L*

Fig. 3.2.166. Evolutia cdeficientilor 10+19 ai 
filtrului W2 pe durata primului ciclu de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu gj=g2=0,02.
Puterea semnalului Si este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului s2.

Fig. 3.2.167. Evolufia coeficienfilor 10+19 ai 
filtrului Wi pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienfi partiali, fara utilizarea filtrelor Qi 

si Qi, cu ^=^=0,0001.
Puterea semnalului s2 este de 10 ori mai marc 

decat a semnalului s2.

Fig. 3.2.168. Evolutia coeficientilor 10+19 ai 
filtrului Wi pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu ^=^=0,02.
Puterea semnalului Si este de 10 ori mai marc 

decat a semnalului s2.
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Fig. 3.2.169. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, f5r3 utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu pi=p2=0'0001.
Puterea semnalului Si este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului s2.

W211-19

Fig. 3.2.170. Evolutia coeficientilor 104-19 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Q2, cu pi=g2=0,02.
Puterea semnalului st este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului s2.

In tabelul 3.2.10 se dau indicii calitativi ai semnalelor yi §i y2, in cazul cand semnalul Si 
are o putere de zece ori mai mare decat cea a semnalului s2.
Tabelul 3.2.10.

Indice calitativ Valoare
Rsz (si, yi, xj [dB] 13,0685410
Ap (si, yi, xi) [dB] -0,0643025
Rsz (s2, y2, x2) [dB] -10,3451350
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,0355329

In tabelul 3.2.11 se dau indicii calitativi ob|inup pentru semnalele ti $i t2 obfinute prin 
utilizarea algoritmului cu sistem de gradienti partiali, atat fara utilizarea filtrelor suplimentare 
Qi §i Q2, cat §i in situatia utilizarii acestora.

Tabelul 3.2.11.
Indice calitativ Algoritm cu sistem 

de gradien|i 
partiali, 

un ciclu de 
decorelare, fara 
filtrele Qi $i Q2, 

Hi-Hi^^OOOl.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
11 cicluri de 

decorelare, fSri 
filtrele Qi $i Q2, 

Pi=p.2=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Qt $i Q2, 
m=P2=o,o2.

Algoritm cu sistem 
de gradient 

partiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
Ri=R2=0,02

0 1 2 3 4
7ta(si,ti,xi) [dB] 13.713206 21.579174 23.017982 25.903669
Ap (si,ti,xi) [dB] 0,580360 8,446329 9,8851376 12,770824
/te(s2,t2,X2) [dB] -0.788480 9.821255 12.462098 14.882998
Ap (s2,t2,x2) [dB] 9,5211209 20,130856 22,771698 25,192599

Din examinarea indicilor calitativi rezulta clar utilitatea filtrelor Qj §i Q2.
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Comparand cre§terile indicilor calitativi ai semnalelor ti §i t2 comparativ cu cei ai 
semnalelor yi $i respectiv y2, se constata o cre^tere mai insemnata a indicilor calitativi ai lui t2, 
adica ai celui care reconstituie semnalul sursei de putere mai mica. Fenomenul a fost explicat 
in cadrul prezentarii rezultatelor testului 1.

In cazul in care semnalul s2 are o putere de zece ori mai mare decat cea a semnalului si, 
rezultatele obfinute sunt simetrice. In figurile urmatoare se prezinta evolutia ultimilor zece 
coeficienji ai filtrelor Wi §i W2 pe durata a zece cicluri de decorelare.

Fig. 3.2.171. Evolutia coeficientilor 10^-19 ai 
filtrului Wt pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, fara utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu m=p2=0,0001.
Puterea semnalului s? este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului sv

I / 
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Fig. 3.2.172. Evolufia cocficicnfilor 10; 19 ai 
filtrului Wi pc durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti parfiali, cu utilizarea filtrelor Qi $i 

Q2, cu h^2=0,02.
Puterea semnalului s2 este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului sP

A§a cum era de a^teptat, in acest caz filtrul W2 evolueaza mai rapid decat filtrul Wb

Fig. 3.2.173. Evolutia coeficientilor 10-?-19 ai 
filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, f3rS utilizarea filtrelor Qt 

si Q2, cu gi=p2=0,0001.
Puterea semnalului S2 este de 10 ori mai mare 

decat a semnalului sv

II
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Fig. 3.2.174. Evolutia coeficientilor 10-?19 ai 

filtrului W2 pe durata a 10 cicluri de 
decorelare, in cazul algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali, cu utilizarea filtrelor Qt $i 

Qu cu p,1~|i2”0,02.
Puterea semnalului s2 este de 10 ori mai mare 

dccat a semnalului sP
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in tabelul 3.2.12 se dau indicii calitativi ai semnalelor yi y2 in aceasta situatie.

Tabelul 3.2.12.
Indice calitativ Valoare

Rsz (sb yb Xi) [dB] -7,846608
Ap (sb yb xi) [dB] -0,064302
Rsz (s2, y2, x2) [dB] 10,570015
Ap (s2, y2, x2) [dB] -0,035532

Se observa ca datorita valorii raportului semnal/zgomot, in acest caz semnalul Si, poate 
fi considerat ca fiind “inecat in zgomot”, spre deosebire de cazul precedent cand s2 putea fi 
considerat “inecat in zgomot”.

In tabelul 3.2.13 se prezinta indicii calitativi ai semnalelor ti §i t2 obtinuti in urma 
acestui experiment.

Tabelul 3.2.13.
Indice calitativ Algoritm cu sistem 

de gradienti 
partiali, 

un ciclu de 
decorelare, farS 
filtrele Qi $i Q2, 
^1=^=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
11 ciclu ri de 

decorelare, firS 
filtrele Qi $i Q2, 
Ui=U2=0,0001.

Algoritm cu sistem 
de gradienti 

partiali, 
un ciclu de 
decorelare, 

cu filtrele Qt §i Q2, 
gi=g2=0,02.

Algoritm cu sistem 
de gradient 

partiali, 
11 cicluri de 
decorelare, 

cu filtrele Qi $i Q2, 
gi=g2=0,02

0 1 2 3 4
7te(si,ti,xi) [dB] -0.003966 11.906391 13.734161 13.690429
Ap (sbtbxi) [dB] 7,778339 19,688696 21,516466 21,472734
7te(s2,t2,X2) [dB] 3.304589 21.057323 22.972293 23.223856
Ap (s2,t2,x2) [dB] -0,014029 10,451774 12,366744 12,618307

Din examinarea datelor din tabelul 3.2.13 se observa ca in acest caz semnalul Si este 
mai bine separat decat s2, deoarece se pleaca de la un raport semnal/zgomot de -7,84dB in 
cazul lui yi §i se ajunge la 13,7dB in cazul lui ti, deci o cre§tere de 21,5dB fata de o cre§tere de 
aproximativ 13dB cat reprezinta cre§terea raportului semnal/zgomot de la cel al semnalului y2 
la cel al semnalului t2.

3.2.4.7. Experiment in care unul dintre semnalele surselor este absent pentru o 
perioadd semnificativd de timp

Experimentele prezentate pana acum au fost realizate in conditiile in care ambele 
semnale Si §i s2 erau ambele prezente pe intreaga durata studiata.

In continuare se pune problema studierii comportarii algoritmului cu sistem de gradienti 
partiali in situatia cand unul dintre semnale, Si sau s2, este absent pentru o perioada de timp 
semnificativa (adicS de ordinul catorva zeci de mii de e§antioane).

Se considera scenariul de plasare a surselor §i receptorilor de la testul 1, adica sistemul 
de mixare are filtrele Hi §i H2 care au functiile de transfer date de relatia (3.2.238). Filtrele Wi 
§i W2 se considera ca au gradul trei.
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Se studiaza doua situatn, in ambele semnalul si fund neintrerupt pe toata duiata 
experimentului. In prima situatie studiata semnalul S2 apare cu o intarziere de aproximativ 
80000 de e§antioane faja de semnalul Si, iar in a doua situatie este intrerupt pe o durata 
similara in a doua jumatate a duratei experimentului, cand filtrele sunt in apropierea solutiei 
optime.

Se considera ca algoritmul folose§te filtrele Qi §i Q2 §i parametrii marime de pas pi p
In figurile urmatoare se prezinta rezultatele experimentului din prima situatie 

menfionata.

Fig. 3.2.175. Semnalul Si. Fig. 3.2.176. Semnalul §2.

Fig. 3.2.177. Semnalul yL

Fig. 3.2.180. Semnalul t2.

“SSm iSfio isoob 5® "ww

Fig. 3.2.181. Evolutia coeficientilor filtrului 
Wt.

Fig. 3.2.182. Evolufia coeficientilor filtrului 
W2.

in situatia prezentata in Fig. 3.2.176 se observa ca semnalul s2 apare cu o intarziere de 
aproximativ 80000 de e?antioane. Drept urmare, in situatiile prezentate in figurile 3 2 177 5i 
3 2 178 semnalele yi ?i y2, pe perioada de inceput a experimentului sunt egale cu si $i 
respectiv semnalul provenit din s, dar transferal prin filtrul Hi. Acest lucru este vizibil prin 
pastrarea caractenilui de infa?uratoare limitata, caracteristica pe care o are semnalul s, Cand 
apare ?i semnalul s2, infa5uratorile semnalelor y, ?i y2 nu mai sunt constante
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Semnalul th prezentat in Fig. 3.2.179, pe timpul absentei semnalului s2, este asemanator 
cu Si, prezentand caracterul de infa§uratoare limitata. Dupa aparitia semnalului s2 se observa 
mici abated de la caracterul limitat al infa§uratoarei, lucru care semnifica aparitia unei mici 
perturbatii din partea semnalului s2.

Semnalul t2, prezentat in Fig. 3.2.180 arata ca algoritmul lucreaza astfel incat daca 
semnalul s2 este absent, §i semnalul t2 devine zero. Dupa o perioada de convergent de 
aproximativ 10000 de e§antioane (aproximativ 0,9 secunde) semnalul t2 devine zero.

Cand apare semnalul s2 se reface acordul filtrelor astfel incat dupa o perioada 
tranzitorie de 30-40000 de e^antioane (adica aproximativ 3 secunde) semnalul t2 devine 
asemanator cu s2, lucru evident mai ales in pauzele vorbirii.

Figurile 3.2.181 §i 3.2.182 infati^eaza evolutia coeficientilor filtrelor Wi $i W2. Se 
observa ca filtrul Wi evolueaza rapid, in absenta semnalului s2, la valorile ideale ale 
coeficientilor, unde se stabilizeaza. Filtrul W2 evolueaza rapid spre valori care sunt dictate de 
minimizarea fimctiilor cost ale algoritmului. Este important faptul ca algoritmul converge spre 
un punct de echilibru stabil, diferit totu§i de cel optim. El ramane in acest punct de functionare 
pana la aparitia semnalului s2. Cand apare semnalul s2, algoritmul converge spre punctul de 
decorelare optim.

Este important de observat faptul ca algoritmul a ramas stabil §i s-a comportat “ideal” 
in aceasta situatie, adica semnalul t2 a fost egal cu zero pe durata absentei semnalului s2, iar la 
aparitia acestuia procesul de decorelare adaptiva se desfa§oara corect.

In continuare, in figurile urmatoare se prezinta rezultatele experimentului in care 
semnalul s2 se intrerupe dupa ce algoritmul a con vers.

Fig. 3.2.184. Semnalul s2.

Fig. 3.2.186. Semnalul y2.

w ■’qr'rriir Tf q-TV'

Fig. 3.2.187. Semnalul tv
Fm"' "|o SOO«O| IMOQ^ I3O0M |_____ 2tM00^_______ M00M)  J”] |

Fig. 3.2.188. Semnalul t2.

186

BUPT



Fig. 3.2.189. Evolutia coeficientilor filtrului 
WP

Wi

Fig. 3.2.190. Evolutia coeficientilor filtrului 
W2.

Si in acest caz algoritmul se stabilizeaza intr-un punct de functionare in care asigura ca 
pe perioada absentei semnalului s2, semnalul de ie§ire t2 sa fie egal cu zero. Din nou, 
coeficienjii filtrului Wi converg spre valorile ideale de decorelare, iar coeficientii filtrului W2 
spre valori determinate de minimizarea functiilor cost ale algoritmului.

Cand sunt prezente ambele semnale, Si §i s2, algoritmul evolueaza normal spre solutia 
optima de decorelare.

Se poate spune ca §i in acest caz algoritmul are un comportament “ideal”, in sensul 
celor explicate mai sus.

Din analizarea celor doua experimente, se poate trage concluzia ca in cazul absentei 
unuia dintre semnale, algoritmul cu sistem de gradient partiali ramane stabil, anuland semnalul 
de ie§ire care ar trebui sa reconstituie semnalul sursei absente.

Din punct de vedere practic, acest comportament este avantajos, deoarece nu sunt 
necesare metode suplimentare de pomire §i oprire a algoritmului in functie de prezenfa ambelor 
semnale ale surselor.

De asemenea, din faptul ca filtrul a carui evolute este preponderent determinate de 
semnalul permanent ramane in punctul optim de decorelare, la aparitia semnalului intermitent, 
acesta este decorelat §i evidential imediat, a§a cum se observa din figurile 3.2.180 §i 3.2.188.

3.2.4.8. Concluzii desprinse din experimented prezentate

Din experimentele prezentate, care au constat in studierea comportamentului 
algoritmilor SAD §i cu sistem de gradient partiali in cazul simularii a doua situatii geometrice 
diferite de plasarea surselor, sursele generand semnale reale de tip vocal §i de muzica 
instrumentala, cu rapoarte de puteri diferite, se desprind urmatoarele concluzii:
1. La acelea^i valori ale parametrilor marime de pas pi §i p2 §i la acelea§i dimensiuni ale 

filtrelor Wi §i W2, algoritmul cu sistem de gradienti partiali are o durata de regim tranzitoriu 
mai mica de aproximativ doua ori decat cea obtinuta cu algoritmul SAD cu propagare 
inapoi.

2. Ambii algoritmi, la valori ale marimilor de pas aflate in pragul intrarii in regim divergent, pot 
converge spre “solupi fantoma”, solupi pentru care nu se realizeaza o separare corecta a 
semnalelor surselor. Cauza aparitiei acestor solutii consta in neutilizarea infinitatii de 
conditii de anulare a cumulantilor pentru a se obtine separarea corecta a semnalelor surselor.
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Din punct de vedere practic, aceasta conditie nu poate fi indeplinita de nici un algoritm. 
Deci, cel putin din punct de vedere teoretic, pentru orice algoritm de decorelare exista 
condipi in care pot sa apara “solutii fantoma”.

3. Utilizarea filtrului auxiliar Qi conduce la o ameliorare a evolupei coeficientilor filtrelor Wi 
§i W2 in sensul mic§orarii influentei dintre coeficienfii vecini. Acest aspect care conduce la 
posibilitatea indeplinirii condifiei de stabilitate (3.2.240) pentru plaje mai largi ale gradului 
de autocorelare ale semnalelor surselor. De asemenea filtrul Qi are un efect benefic in 
intarzierea (in sensul ca se pot utiliza parametrii marime de pas mai mari) aparitiei 
fenomenului de convergenta spre “solutii fantoma”, pe de o parte, §i in cazul aparitiei lor, le 
apropie pe acestea de solutia corecta. Filtrul Qi poate fi utilizat atat cu algoritmul cu sistem 
de gradienti partiali cat §i cu algoritmul SAD. De fapt, prin efectul de autodecorelare al 
semnalelor surselor, utilizarea acestui filtru este utila pentru orice algoritm de separare, 
chiar bazat pe cumulanti de ordin superior.

4. Utilizarea filtrului auxiliar Q2 este posibila numai cu algoritmul cu sistem de gradienti 
partiali deoarece algoritmul SAD cu propagare inapoi devine instabil in prezenta acestuia. 
Filtrul Q2 permite cre§terea valorii parametrilor pi §i p2 cu unul pana la doua ordine de 
marime, obtinandu-se in acest fel regimuri tranzitorii cu durate mult mai scurte decat in 
cazul nefolosirii sale (mic§orarea duratei regimului tranzitoriu se poate face cu ordine de 
marime). Ca un dezavantaj care apare este riscul crescut ca algoritmul sa convearga spre 
“solutia fantoma” pentru valori mari ale parametrilor marime de pas. Utilizarea simultana a 
filtrelor Qi §i Q2 corecteaza acest dezavantaj §i permite obtinerea unor parametrii de regim 
tranzitoriu suficient de buni pentru ca algoritmul sa devina practic.

5. Cre§terea zgomotului de adaptare, care se produce odata cu cre§terea valorilor parametrilor 
Pi §i p2, pentru limitele in care algoritmul a fost stabil, nu este deranjanta intrucat, cel putin 
auditiv, nu este sesizabila la rapoartele semnal/zgomot obfinute.

6. Rapoartele semnal/zgomot ale semnalelor ti §i t2 scad odata cu cre§terea numarului de 
coeficienti ai filtrelor Wi §i W2. Din acest motiv, exista o limita practica a numarului de 
coeficienti ai filtrelor pentru care aplicand algoritmul de decorelare, se obfin rapoarte 
semnal/zgomot acceptable. Comparand datele din tabelele 3.2.3 §i 3.2.9 se observa o 
scadere a raportului semnal/zgomot de la valori de aproximativ 23,3dB, cand filtrele aveau 
patru coeficienti, la valori de aproximativ 17,5dB, cand filtrele aveau 20 de coeficienti. 
Aceasta inseamna o scadere de aproximativ 6dB pentru o cre§tere de cinci ori a numarului 
de coeficienti. Daca consideram ca raport semnal/zgomot “acceptabil” valoarea de lOdB, 
rezulta ca limita practica a numarului de coeficienti ai filtrelor Wi §i W2 se situeaza in jurul 
valorii de 100 pana la maximum 200 de coeficienfi. Consecinta imediata este ca in conditiile 
in care s-au efectuat testele, diferenta de drum maxima de la surse la receptori nu poate 
depa§i 2,5 pana la 5 metri.

7. In situafia in care semnalele surselor sunt de puteri inegale, semnalul mai putemic va 
determina convergenta mai rapida §i cu mai mare precizie a filtrului W de acela§i indice cu 
el, decat a celuilalt filtru, a carui evolutie este dictata preponderent de semnalul mai putin 
putemic. In aceasta situatie, pe canalul semnalului mai slab, semnalul perturbator, care este 
cel putemic, este rejectat cu mai mare precizie decat este rejectat semnalul de putere mica 
pe canalul celui putemic. Drept urmare atenuarea semnalului perturbator este mai mare pe 
canalul semnalului de putere mica decat cea obtinuta pe canalul semnalului de putere mare. 
Acest fenomen conduce la o oarecare echilibrare a rapoartelor semnal/zgomot ale 
semnalelor ti §i t2. In acest context, datele din tabelele de indici calitativi din experimentele 
cu semnale de puteri diferite trebuiesc interpretate tinandu-se seama de relafia de definitie a 
acestui raport, care confine la numitor o suma a patratelor abaterilor semnalului estimat in 
raport cu semnalul de referinta, precum §i de faptul ca aceste abateri nu sunt in totalitate 
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determinate de semnalul perturbator, ci o contribute importanta o are §i efectul de 
distorsionare datorat modificarii dinamice a coeficientilor filtrelor in procesul de adaptare 
Presupunand ca puterea acestei distorsiuni este aproximativ egala pe ambele canale, rezulta 
ca este normal ca raportul semnal/zgomot masurat (pentru care nu s-a putut distinge cauza 
abaterii, adica ce proportie din puterea abaterii provine de la sursa perturbatoare §i ce 
proportie provine din distorsionarea propriuzisa a semnalului util datorita modificarii 
dinamice a coeficientilor filtrelor in procesul de adaptare) sa fie mai mic pe canalul 
semnalului mai putin putemic deoarece se imparte o putere mai mica, cea a semnalului util, 
la puterea abaterii, care este aproximativ egala pe ambele canale.

8. Evolutia coeficientilor filtrelor Wi §i W2 este putemic influentata de gradul de stationaritate 
al semnalelor surselor. Din examinarea figurilor 3.2.32 §i 3.2.33, care prezinta o 
infa§uratoare a semnalelor si §i respectiv s2, in domeniul timp, este evident ca pentru 
statistic! de termen lung, (adica estimari de parametrii statistic! pe blbcuri de mii de 
e§antioane) semnalul s2 este putemic nestationar. Acest aspect are repercursiuni asupra 
evolutiei coeficientilor filtrelor in sensul ca cei ai lui W2 au o evolujie cu abater! mai 
pronunjate de la traiectorii de tip exponential.
Nestationaritatea in domeniul timp determina, a§a cum este §i normal, §i o nesta{ionaritate in 
domeniul frecventa. Acest aspect este vizibil in figurile 3.2.175 §i 3.2.176 care sunt 
reprezentari timp-frecventa ale semnalelor Si §! s2. Pe axele orizontale gradafiile sunt 10000 
de e§antioane, pe axele verticale gradatiile sunt in numar de hertzi, iar tonurile de gri, cu cat 
§unt mai inchise la culoare, cu atat amplitudinea componentei spectrale este mai mare.

Fig. 3.2.175. Reprezentarea timp-frecventa a semnalului st

Fig. 3.2.176. Reprezentarea timp-frecventa a semnalului 82.
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in Fig. 3.2.175 se observa ca, incepand de la e§antionul 30000, aspectul diagramei este 
aproximativ nemodificat, avand majoritatea puterii concentrata intr-o zona de frecvente 
cuprinsa intre 0 §i 1500Hz. Sunt de asemenea vizibile §i armonicile sunetului pianului, prin 
dungi orizontale. Ca aspect general, se remarca uniformitatea diagramei.
In contrast, in Fig.3.2.176 se observa fragmentarea in timp a puterii spectrale, in ritmul 
vorbirii. De asemenea in cadrul fiecarui fragment compozitia spectrala variaza, de la spectre 
cu armonici evidente, manifestate prin dungi orizontale, la concentrari ale puterii intr-un 
spectru continuu care are lobul principal cuprins intre 200 §i 2000Hz. De asemena ace§ti 
lobi principal! nu au pozitii riguros identice pe scara frecven|elor.
Din Fig. 3.2.47 reiese ca fenomenul de adaptare al filtrelor, daca este analizat in domeniul 
frecventa, evidentiaza faptul ca modificarea coeficienplor se face dupa o lege care determina 
modificarea caracteristicilor spectrale ale sistemului preponderent in zonele unde densitatea 
de putere a componentelor spectrale este mai mare. Astfel se observa ca componentele 
spectrale ale Si sunt mai atenuate in zona de maxima putere spectrala a lui Si, §i sunt mai 
putin atenuate in zona frecventelor inalte unde puterea spectrala a semnalului Si este mai 
mica. Figura 3.2.47 evidentiaza de fapt efectul filtrului Wi a carui evolufie este 
preponderent determinata de semnalul Si, care a§a cum am aratat are o evolutie staponara. 
Nu se poate evidentia un efect atat de vizibil in domeniul frecventa in cazul acpunii 
semnalului s2 asupra filtrului W2 deoarece, a§a cum s-a aratat, impra§tierea sa in domeniul 
frecventa, in timp, este mare. Din aceasta cauza, §i evolutia coeficientilor este mai 
“dezordonata”.

9. Alegerea valorilor parametrilor marime de pas, pi §i p2, este o problema care, din pacate, 
poate fi rezolvata, numai prin testari. Valorile lor sunt determinate de mai multi factori, 
care sunt, in cazuri practice, necunoscuti. Ace§ti factori sunt lega{i de puterile §i 
caracteristicile spectrale ale semnalelor surselor vazute la intrarile receptorilor, coeficienpi 
filtrelor de amestec Hi §i H2, pragurile valorilor lui pi §i p2 de la care sistemul converge 
spre “solutii fantoma”, praguri care sunt §i ele determinate de aceia§i factori necunoscuti. 
Un alt aspect este legat de asigurarea unei perioade de mediere suficient de mari §i a unui 
zgomot de adaptare suficient de mic, pentru a pastra coeficientii filtrelor Wi §i W2 in 
limitele condipei de stabilitate (3.2.240) pe intreaga durata a procesului de adaptare. La 
acestea se adauga §i dificultati de ordin matematic datorate modelarii cu sisteme de ecuatii 
neliniare cu diferente finite §i cu coeficienti variabili in timp a sistemului adaptiv al 
decorelatorului cu propagare inapoi. Totu§i, experimental, s-a stabilit ca sistemul este mai 
stabil daca se aleg parametrii pi §i p2 egali intre ei. Din acest motiv toate experimentele au 
fost facute respectand aceasta regula. De asemenea, ca prime valori de testare, se pot lua in 
considerare, cand se pot aproxima puterile semnalelor, valori care sunt cu doua, trei ordine 
de marime mai mici decat inversele puterilor semnalelor, cand nu se folosesc filtrele Qi §i 
Q2, §i cu unu, doua ordine de marime mai mici decat inversele puterilor semnalelor, cand se 
folosesc aceste filtre.

10. Algoritmul cu sistem de gradienti partiali evolueaza stabil §i in cazul absentei unuia dintre 
semnalele surselor. El are un comportament avantajos in absenfa unuia dintre semnale, 
evoluand astfel incat sa anuleze semnalul de ie§ire corespunzator semnalului sursa absent, pe 
de o parte, §i acordand corect filtrul a carui evolutie este determinata preponderent de 
semnalul prezent. Datorita acestui fapt, la aparitia (sau reaparitia) semnalului care a fost 
absent, acesta este rapid evidential §i decorelat. Datorita acestui comportament nu sunt 
necesare tehnici speciale de urmarire a prezenjei semnalelor celor doua surse.
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3.3. DECORELATOR PENTRU N SEMNALE

3.3.1. CONSIDERAJII PRELIMINARE

In Sectiunea 3.1 s-a demonstrat ca singura arhitectura de decorelator care poate asigura 
separarea semnalelor provenite de la N (cu N>2) surse statistic independente, de banda larga, 
este cea cu propagare inapoi. Din acest motiv studiile mele s-au concentrat pentru dezvoltarea 
unui algoritm adaptiv adecvat acestui tip de decorelator.

In Secjiunea 3.2 a fost prezentat algoritmul de decorelare cu sistem de gradient partiali 
§i s-a precizat ca acesta poate fi extins §i la cazul N>2. Scopul acestei sectiunkeste prezentarea 
algoritmului cu sistem de gradienti partiali generalizat §i a proprietatilor acestuia evidentiate in 
cadrul unui experiment.

Inainte de a prezenta algoritmul cu sistem de gradienti partiali generalizat sunt necesare 
unele precizari suplimentare asupra factorilor care limiteaza numarul N de semnale care pot fi 
separate.

O limitare indirecta a numarukii de semnale care se pot separa este data de conditia de 
stabilitate a decorelatorului exprimata sintetic de necesitatea ca ecuatia (3.1.26) sa aiba 
radacinile in interiorul cercului unitate. Ecuatia (3.1.26) se rescrie mai jos pentru o mai buna 
urmarire a ideilor:

= 0 (3.3.1)
- ^(z)

S-a aratat tot in Sectiunea 3.1. conditia necesara ca semnalele provenite de la N surse 
statistic independente sa fie decorelabile. Aceasta presupune ca ecuatia (3.2.27), care se 
reproduce mai jos, sa aiba toate radacinile in interiorul cercului unitate:

H„(z) ^(2)
= 0 (3.3.2)

unde //y (z) sunt functiile de transfer ale filtrelor sistemului de mixare.
Se poate demonstra cu ajutorul criteriului lui Nyquist modificat, dezvoltand 

determinantul din (3.3.2), ca odata cu cre§terea numarului N conditiile in care ecuatia (3.3.2) 
are toate radacinile in interiorul cercului unitate sunt tot mai restrictive in sensul ca modulele 
coeficientilor filtrelor trebuie sa fie tot mai mici.

Daca filtrele Hy sunt de tip linie de intarziere, cu un singur coeficient, atunci, pentru 
cazul N=2, valoarea maxima a modulului acestui coeficient este unu. Limitarile de natura fizica 
care decurg din aceasta condipe au fost prezentate in Sectiunea 2.2.2 §i se refera la necesitatea 
ca modulul produsului functiilor de transfer ale filtrelor Hi §i H2 sa fie subunitar.

In cazul cand N>2 daca filtrele Hij sunt de tip linie de intarziere, cu un singur coeficient, 
din considerente de asigurare a stabilitatii sistemului, adica pentru a asigura pastrarea in 
interiorul cercului unitate a tuturor radacinilor ecuatiei (3.1.27), valorile maxime ale modulelor 
acestor coeficienti sunt mai mici decat unu §i scad odata cu cre§terea lui N. Spre exemplu, 
pentru N=3 modulele maxime ale acestor coeficienti se situeaza in jurul valorii de 0,5.
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Aceasta inseamna ca se pot decorela acele combinapi de semnale pentru care influen|a 
semnalelor considerate perturbatoare, care provin din canalele vecine, asupra semnalelor 
considerate utile, care provin de la sursele cele mai apropiate de receptori, este sub un anumit 
nivel, nivel care scade odata cu cre§terea lui N. In acest fel se poate ajunge la situapa ca pentru 
un N mare, influentele semnalelor perturbatoare asupra semnalelor utile, pentru care este 
posibila decorelarea, sa fie atat de mici, incat sa nu mai fie necesara aceasta operate.

Din aceste considerente apreciez ca este utila, din punct de vedere practic, decorelarea 
a maximum cinci sau §ase semnale.

Trebuie accentuat faptul ca aceasta limitare este independenta de algoritmul folosit, ea 
rezultand din considerente de pastrare a stabilitapi sistemului de decorelare cu propagare 
inapoi.

3.3.2. ALGORITMUL CU SISTEM DE GRADIENJI PARJIALI 
GENERALIZAT

3.3.2.1. Deducerea algoritmului cu sistem de gradient partiali generalizat

Se considera modelul retelei de separare cu propagare inapoi din Fig. 3.1.5 care se reia
mai jos in Fig.3.3.1.

In nodurile y, se face scaderea dintre semnalele de 
intrare y, §i fracpuni din toate semnalele t, , cu 
determinate de funcpile de transfer ^(z) ale filtrelor care 
au intrarile in punctele tj §i ie§irile in punctele yz. Din 
punctele y, semnalele se transmit in punctele t, integral, 
adica funcpile de transfer intre aceste puncte au valoarea 
unu.

Se propune adoptarea unui algoritm de gradient 
care sa minimizeze fiecare funcpe cost

Fig. 3.3.1 Modelul refelei de separare 
cu propagare inapoi

J, = £[//(»] i = (3.3.3)

in raport cu toate filtrele Wij, y=l,...,N, care modeleaza propagarea semnalelor de la 
nodurile tj la nodul yi.

Notapa reprezinta operatorul de mediere statistica.
Algoritmul de gradient este dat de relatiile:

= i^j (3.3.4)

Se face ipoteza ca filtrele Wij sunt de tip F I R. avand lungimile A/Wij. In acest context 
se considera ca $i filtrele Hji care modeleaza combinarea semnalelor provenite de la sursele 
necorelate Sj sunt de tip F.I.R..

Filtrele Wy sunt caracterizate de vectorii W^n) ai coeficienplor lor la momentul n:

^(«) = [m'’(m) ^(n) ••• '(«)]’ ij = 1,...,N; i*j (3.3.5)

Pentru inceput se demonstreaza ca funcpile cost Ji au printre punctele lor critice §i pe 
cele date de relapile (3.1.24), care transpose in domeniul timp conduc la egalitaple de vectori:
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WiJ(n) = HJi = i^j (3.3.6)

unde Hji reprezinta vectorii coeficientilor raspunsurilor la impulsul unitate ai filtrelor care 
transmit semnalele Sj la senzorii yi (a se vedea Fig.3.1.3). Vectorii se scriu astfel:

- Wr']T = (3.3.7)

In relatiile (3.3.5) §i (3.3.7) indicii superiori indica ordinea coeficientului in cadrul 
vectorului. Este evident ca egalitajile (3.3.6) implica egalitatile:

MWy — ^Hji — My (3.3.8)

= = ' (3.3.9)

unde, pentru simplificarea notapilor, pentru lungimea filtrelor s-a folosit simbolul 
Gradientii din (3.3 .4) se exprima prin relatiile:

V.7,1 -ElWij
dt^n) dE(n) dt,(n)

= /> j (3.3.10)

Relatiile (3.3.10) se mai pot serie:

N, / * j (3.3.11)

Derivatele parfiale din (3.3.11) se exprima in functie de transformatele Z ale semnalelor 
ti astfel:

d (3.3.12)

In relatia (3.3.12) s-a folosit notatia Jo = V^l pentru a nu se crea confuzii cu indicii i §i

In vederea exprimarii derivatei partiale din ultimul membru din (3.3.12) se rescrie in 
mod convenabil 7i(z) data de relatia (3.1.22) care se da mai jos.
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- YM -

- Y^) -

t(7\ — - - Yn(z) - ^nn(z)
ii\z) -

- Wu(z) -

- fYM -

- WNM(z) - 1

in relafia (3.3.13) se dezvolta determinantii de la numarator §i numitor, fiecare, dupa 
linia i §i se obtine:

= -------------------------------- (3.3.14)

unde A^ este minorul corespunzator elementului ij al determinantului de la numarator, iar A(^ 

este minorul corespunzator elementului ij al determinantului de la numitor. Se reaminte$te 
faptul ca Wti (z) = 1 pentru i -1,..., N.

in aceste conditii derivata parjiala din relatia (3.3.12) rezulta:

/=]Ui
Se analizeaza minorul A^ in conditiile in care se introduc relatiile (3.1.5) in expresia sa

§i se presupun satisfacute relatiile (3.3.6) §i se obtine:
A"’ =

WJJ ■■ • ^-'(z) Y,(^) - (Z)

■■ Y,-^) (z) -- fY.^)
- • ^.(z) Y,t^) - >YllW(z)

- fY^) ■■ YM
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A(1) =

... W - ^(z) 5,(z) - WXN(z)

-

•••

iW ^(z) ... ^(z) S^z)
M S,Jz)

-

- WMN{z)
+

- M ^,(z) - Sv(z) wNM - W^z)

■■ • ^;(z) - Hn{z) -

^lt(z) •• ■ W^^z) - W^z)
■ WMj^z) - WMt_Sz) -

•• ( ’) -

(3.3.16)
Referitor la relatiile (3.3.15) §i (3.3.16) se fac urmatoarele observatii:
• Primul determinant din relapa (3.3.16) nu confine 5i(z).
• In condipile cand relatiile (3.3.6) sunt satisfacute top determinantii din suma din 

membrul drept al relatiei (3.3.16) se anuleaza, avand cate doua coloane egale, cu 
exceppa celui pentru care /=/ care devine egal cu A(^ .

• In conditiile cand sunt satisfacute relatiile (3.3.6) au loc egalitatile (3.1.25) §i in 
consecinta Tx(z)=Sx(z).

• Avand in vedere ultimele doua concluzii, rezulta ca in conditiile cand sunt 
satisfacute relatiile (3.3.6), relapile (3.3.15) nu conpn termenul Sj(z).

Introducand (3.3.15) in (3.3.12) se ajunge la concluzia ca derivatele parpale ale lui 
/i(w), cand au loc relapile (3.3.6), nu conpn termeni in sx(n). Datorita acestui fapt, in acelea§i 
conditii (3.3.6), fiecare element al vectorului gradient dat de relatia (3.3.11) reprezinta o 
intercorelatie intre semnalul Sj §i semnale provenite din Sj cu tej. Intrucat s-a presupus ca 
sursele sunt necorelate, rezulta ca fiecare dintre aceste intercorelapi sunt nule. Deci vectorii 
determinap de relatiile (3.3.6) sunt puncte critice ale fiincpilor cost (3.3.3).

In continuare se deduce algoritmul de decorelare cu sistem de gradienp parpali 
generalizat.

Dezvoltand determinantul de la numaratorul relapei (3.3.13) dupa elementele coloanei 
/, rezulta:

------- - ---------- (3.3.17)

unde A este determinantul de la numitorul relatiei (3.3.13), iar Ay, este minorulj/ al aceluia§i 

determinant.
Relapa (3.3.17) sugereaza faptul ca semnalul ti poate fi obpnut la ie§irea sistemului din 

Fig. 4.4.1:
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Fig. 3.3.2 Sistemul cu ajutorul ciruia se ob|ine semnalul ti.

Relatia (3.3.15) se prelucreaza pentru evidentierea tuturor semnalelor care intra in 
expresia minorului A^ . In acest scop minorul A(^ se dezvolta dupa coloana corespunzatoare 

coloanei / a determinantului A .

= S^X-iC'C, (3.3.18)
/-■I

in relatia (3.3.18) s-au folosit urmatoarele notatii: 

, f /,/</
‘“-1”

I [ i < J
= (3-3-20)

iar A'^ este minorul corespunzator elementului /|z /jj al minorului A^*.

Se remarca faptul ca indicii /, ij se considera raportati la determinantul A .
Minorul A(^ se descompune dupa coloana / corespunzatoare determinantului A astfel:

(3-3.21)
/=1 1^1

unde notatiile l\i, i\j au semnificatiile din relatiile (3.3.19) §i respectiv (3.3.20), iar A^ este 

minorul corespunzator elementului l\i i\j al minorului A(^ .

Comparand expresiile minorilor A^^ §i A®}^ din determinanpi de la numaratorul §i 

numitorul relatiei (3.3.13), se ajunge la concluzia ca sunt egali. De aceea, in continuare, se vor 
nota:

Cl; = Cl= (3.3.22)

Utilizand (3.3.22), (3.3.21), relapa (3.3.15) devine:
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= (33.23,
Ui

sau, comasand termenii in -1:

Relapa (3.3.24) sugereaza ca derivatele parpale —■/, \ se obtin ca semnale de iesire 
^y(w)

ale sistemului din Fig. 3.3.3:

dt,
Fig.3.3.3. Sistemele cu ajutorul c^rora se ob|in derivatele partial _ k .

Pentru sistemul din Fig. 3.3.2 se introduce urmatorul simbol:

Y(n) » Ti<n> -------------► ti(n)

Fig.3.3.4. Simbolui sistemului din Fig. 4.4.1.

In Fig. 3.3.4, vectorul de la intrare Y(/?) este format din e$antioanele la momentul n ale
semnalelor yi, 7=1... N.

Pentru sistemul din Fig.3.3.3. se introduce simbolui:

Fig. 3.3.5. Simbolui sistemului din Fig.3.3.3.
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In Fig. 3.3.5. vectorul de la intrare, Y(n), are aceea§i semnificatie ca §i in cazul 

simbolului precedent, iar vectorul de ie§ire are dimensiunea My a filtrului F.I.R. Wij.

Utilizand simbolurile din figurile 3.3.4. §i 3.3.5. gradientul din relatia (3.3.11) poate fi
generat cu sistemul prezentat in Fig. 3.3.6:

Y(n)

Fig. 3.3.6. Sistemul care genereazd gradientul .

In Fig. 3.3.6 simbolul £[ ] semnifica operatorul de mediere statistica. Dupa cum se 

observa la formarea gradientului VJ,.| se folose§te un singur bloc de mediere statistica.

in continuare se presupune ca semnalele folosite sunt ergodice. in acest caz, medierea 
statistica poate fi aproximata cu mediere temporala, ceea ce conduce la prelucrari pe blocuri de 
date.

intrucat parametrii Py din relapa (3.3.4) se aleg de valori mici, din considerente de 
stabilitate, se poate economisi un volum mare de calcule prin mlocuirea algoritmului de 
gradient cu un algoritm de gradient stohastic, caracterizat prin absenta operatorului de mediere 
statistica. Acest algoritm are proprietatea ca evolueaza, in medie, ca §i algoritmul de gradient.

Se noteaza cu V operatorul de gradient statistic. In aceste conditii relapa (3.3.4) se 
transforma in:

+ = = i^j (3.3.25)

unde 

11- 2 /,(")
( x GO . . , 

l'J '

(3.3.26)

/ * j

iar Wtj reprezinta vectorul coeficientilor filtrului Wy actualizat cu algoritmul de gradient 
stohastic.

In cazul algoritmului de gradient stohastic, sistemul din Fig. 3.3.6 se simplifica prin 
eliminarea blocului de mediere statistica. tn acest fel se obfine pentru, pentru valori mici ale 
parametrilor marime de pas Uy, un algoritm care are, in medie, o evolutie similara celui de 
gradient, dar cu o economic majora de volum de calcul.

Sistemul guvemat de ecuatiile (3.3.25) este dat in Fig. 3.3.7. Aceasta figura trebuie 
interpretata astfel:
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Algoritmul este format din N blocuri de tipul celui prezentat in figura, cate unul pentru 
fiecare semnal ti? cu z=l,... ,N.

Fig. 3.3.7. Schema algoritmului de gradient stohastic.

In cadrul fiecarui bloc exista N-l subblocuri de actualizare a filtrelor Wy, cu7=1,...,N, 
§i 7 * z.

In Anexa 2 este prezentata o metoda generala de calcul a coeficientilor filtrelor F I R. 
ale caror functii de transfer sunt exprimate prin determinanti. Aceasta metoda completeaza 
algoritmul de decorelare cu sistem de gradient partiali generalizat.

Intrucat in Sectiunea 3.3.1 s-a aratat ca valoarea lui N, din punct de vedere practic, este 
maximum 5 sau 6, se objine o importanta economic de volum de calcul daca se particularizeaza 
direct algoritmul prezentat pentru valori ale lui N egale cu 3, 4, 5 §i 6, construindu-se astfel 
algoritmi specializati pentru fiecare dintre aceste valori.

3.3.2.2. Rezultate experimentale obfinute pentru cazul N=3

In vederea experimentarii algoritmului cu sistem de gradienti partiali pentru cazul #=3 
s-au considerat ca semnale sursa un fragment de muzica instnimentala care are ca instalment 
solist pianul, semnal pe care-1 vom denumi s0, un monolog interpretat de un actor intr-o sala de 
spectacole, semnal pe care-1 vom denumi Si §i un fragment de melodie de muzica u§oara 
interpretata de o solista, semnal pe care-1 vom denumi s2. Semnalele au fost astfel alese incat 
sa aiba elemente sonore cat mai distincte pentru a fi u§or de sesizat cand sunt mixate. Au 
duratele de aproximativ 30 de secunde §i au fost e§antionate cu o frecventa de 11025Hz De 
asemenea s-au ales astfel incat puterile lor sa fie cat se poate de egale intre ele.

Sistemul de mixare s-a considerat format din filtre de tip linie de intarziere, cu 
urmatoarele funcpi de transfer:

//12(z) = 0,5^ (3.3.27)
//13(z) = 0,25-z 13 (3.3.28)
//21(z) = 0,5-^ (3.3.29)
#23(z) = 0,5 z 4 (3.3.30)
7/31(z) = 0,25 • z 13 (3.3.31)
//32(z) = 0,5 -z 4 (3.3.32)
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in aceste conditii conform condipei de decorelare (3.3.6), la finalul procesului de 
adaptare trebuie sa se obtina urmatoarele egalitati.

Wi2(z) = H2l(z) (3.3.33)
^3(z)=//31(z) (3.3.34)
W2\z) = Hi2(z) (3.3.35)

= H3,(z) (3.3.36)
W.^H^z) (3.3.37)
W32(z) = H23(z) (3.3.38)

Pentru experiment s-a considerat ca filtrele Wij au 16 coeficienti, numerotarea lor 
incepand de la zero.

Pentru a imbunatati stabilitatea algoritmului, coeficientii de ordin zero au fost prin soft 
mentinuti la valoarea zero.

in figurile urmatoare sunt prezentate infa^uratoarele semnalelor s0, Si §i s2 in partea 
stanga §i infa^uratoarele semnalelor y0, yi §i y2, in partea dreapta, pentru a se putea observa 
mai bine rezultatul amestecului lor.i I i i i i n

Fig. 3.3.9. Infa$ur£toarea semnalului
«■»!_____ im—I____ is—J____—| is—J____ in

Fig. 3.3.8. Infill r o a re a semnalului s©.

Fig. 3.3.10. infa^uratoarca semnalului Si.

Fig. 3.3.12. Infa^uratoarea semnalului Si.

Fig. 3.3.11. lnfa$uratoarea semnalului yb 

. £>^1J LuJ

Fig. 3.3.13. Infa^uratoarea semnalului y2.

Se observa ca semnalul s0 are o infa§uratoare limitata, iar semnalul Si are pauze. 
Semnalul s2 nu are elemente distinctive in forma infa§uratoarei sale.

Semnalele mixate, y(), yi §i y2 difera semnificativ de cele ale surselor. De$i sunt 
corupte, totu§i in forma generala a infa$uratorilor lor se poate distinge semnalul s care a fost 
corupt.

Ca o masura vizuala a gradului de corupere al semnalelor poate fi considerate mulpmea 
de variatii impulsionale ale amplitudinii infa§uratoarelor

in figurile urmatoare sunt prezentate spectrele semnalelor so, sh s2, y0, yh $i y2 estimate 
pe cate un bloc de date de 1024 de e^antioane, incepand cu e^antionul 300000, pentru fiecare 
semnal.
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Fig. 3.3.15. Spectral semnalului yo.Fig. 3.3.14. Spectral semnalului Sq.

Fig. 3.3.17. Spectral semnalului yi.

Fig. 3.3.18. Spectral semnalului $2. Fig. 3.3.19. Spectral semnalului y2.

In figurile 3.3.8 la 3.3.13 se observa ca semnalele yi, de§i pastreaza alura semnalelor Si, 
totu§i sunt perturbate de semnalele de pe celelalte canale. Acest lucru este vizibil §i in 
diagramele spectrale unde, pe langa componentele spectrale caracteristice fiecarui semnal Si al 
canalului respectiv, se observa §i componentele spectrale apartinand celorlalte semnale, dar cu 
amplitudini mic§orate.

Experimentele au fost facute in urmatoarele condifii:
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1. S-a utilizat algoritmul cu sistem de gradienti partiali fara preprocesarea semnalelor 
de intrare yi.

2. S-a utilizat algoritmul cu sistem de gradienti partiali preprocesand semnalele yi cu 
ajutorul unor filtre de tipul Qi a caror funcpe de transfer este data de relatia 
(3.2.241) care se reproduce mai jos:

= 1 (3.3.39)
3. S-a utilizat algoritmul cu sistem de gradienti partiali preprocesand semnalele yi cu 

filtre care generalizeaza functia de transfer a filtrului Q2, pentru cazul N=3, adica
1 Wl2(z) W„(z)

0^) 1 ^(z)
^31W ^3;(z) 1

(3.3.40)

4. S-a utilizat algoritmul cu sistem de gradienti partiali preprocesand semnalele yi cu 
filtrele Qi §i Q? montate in cascada.

In cadrul testului de la punctul 3 nu s-a obpnut o evolutie stabila a algoritmului nici 
pentru valori ale parametrilor marime de pas de zece ori mai mici decat cele folosite in celelalte 
teste.

S-a obtinut un regim stabil de fimctionare in cadrul testelor 1,2 §i 4, pentru valori ale 
parametrilor marime de pas mai mici sau egale cu 0,001. Din acest motiv, algoritmul are o 
evolutie lenta. Pentru a ajunge coeficientii filtrelor in vecinatatea punctului optim de 
decorelare sunt necesare cel putin 10 cicluri de decorelare ale acestor semnale, care au o durata 
de aproximativ 30 de secunde, adica reluarea de 10 ori a prelucrarii fi$ierelor semnalelor, de 
fiecare data considerand ca valori inipale ale coeficientilor filtrelor, valorile lor finale din ciclul 
de prelucrare precedent.

In figurile urmatoare sunt prezentate comparativ evolupile coeficientilor filtrelor, pe 
durata a 10 cicluri de decorelare, in cazul testelor 1 §i 2, adica in situatia ca nu se folosesc 
filtrele Qi §i in situatia ca se folosesc aceste filtre, cu parametrii marime de pas egali cu 0,001.

Pe ntru testul 3 aceste evolutii vor fi prezentate separat.

Fig. 3.3.20. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W01 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qt ?i 
cu parametrii m egali cu 0,001.

Fig. 3.3.21. Evolutia coeficientilor 1^10 ai 
filtrului W01 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qi $i cu 
parametrii m egali cu 0,001.
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Fig. 3.3.22. Evolutia coeficientilor 64-15 ai 
filtrului W02 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qt $i 
cu parametrii egali cu 0,001.

~ooo5i 1200000 IBM 2406000 3000000

Fig. 3.3.23. Evolutia coeficientilor 64-15 ai 
filtrului W02 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qi §i cu 
parametrii egali cu 0,001.

Fig. 3.3.24. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W10 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qi $i 
cu parametrii egali cu 0,001.

Fig. 3.3.25. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W10 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qi $i cu 
parametrii egali cu 0,001.

Fig. 3.3.26. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W12 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qi $i 
cu parametrii p^j egali cu 0,001.

Fig. 3.3.27. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W12 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qi cu 
parametrii p^ egali cu 0,001.
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Fig. 3.3.28. Evolufia coeficien|ilor 64-15 ai 
filtrului W20 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qi ?i 
cu parametrii egali cu 0,001.

Fig. 3.3.29. Evolufia coeficienfilor 64-15 ai 
filtrului W20 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qi $i cu 
parametrii m egali cu 0,001.

Fig. 3.3.30. Evolutia coeficientilor 1^10 ai 
filtrului W21 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul nefolosirii filtrului Qi §i 
cu parametrii m egali cu 0,001.

Fig. 3.3.31. Evolufia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W21 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrului Qt $i cu 
parametrii egali cu 0,001.

Din examinarea figurilor 3.3.20 la 3.3.31 se observa efectul favorabil pe care il are 
utilizarea filtrelor Qi pentru preprocesarea semnalelor de intrare. Prin reducerea gradului de 
corelare ale semnalelor de intrare s-au obtinut evolutii mai rapide ale coeficienfilor spre valorile 
optime de decorelare. Astfel, coeficientii care trebuie sa fie diferiti de zero ajung cam de trei 
ori mai repede in jurul valorilor optime, iar ceilalti coeficienti se abat mai putin de la zero 
(abaterile de la zero sunt de cel putin doua ori mai mici) §i evolutia spre zero este cam de trei 
ori mai rapida.

In figurile urmatoare se dau, spre edificare, evolutiile coeficientilor filtrelor Woi §i W02 
in cadrul testului 4 in care s-au folosit simultan filtrele Qi $i Q2.
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Fig. 3.3.32. Evolutia coeficientilor 14-10 ai 
filtrului W01 pe durata a 10 cicluri de 

decorelare. in cazul folosirii filtrelor Qt $i Q2 
$i cu parametrii egali cu 0,001.

Fig. 3.3.33. Evolutia coeficientilor 6:15 ai 
filtrului W02 pc durata a 10 cicluri de 

decorelare, in cazul folosirii filtrelor Qi $i Q2 
$i cu parametrii egali cu 0,001.

Analizand evolutia coeficientilor acestor filtre in situafia cand se folosesc simultan 
filtrele Qi §i Q2, se constata ca algoritmul are o tendinta evidenta de a ie^i din starea de 
evolutie stabila, tending manifestata prin cre§terea abaterii traiectoriilor coeficientilor de la 
valorile optime. Se observa totu$i scurtarea duratei de adaptare fata de situatiile precedente, 
dar tendinta de a ie§i din regimul de stabilitate face ca utilizarea filtrului Q2 sa nu fie indicata.

Algoritmul ar putea fi folosit §i in acest caz, dar trebuie s5 I se asigure o metoda de 
reinitializare periodica.

In continuarc sc vor prezenta parametrii semnalelor to, ti §i t2 doar in cazul testelor 1 §i 
2.

Fig. 3.3.34. Semnalul t0 in ciclul al 11-lea de Fig. 3.3.35. Semnalul t0 in ciclul al 11-lea de
decorelare in cazul testului 1. decorelare in cazul testului 2.

Fig. 3.3.36. Semnalul ti in ciclul al 11-lea de 
decorelare in cazul testului 1.

Fig. 3.3.37. Semnalul ti in ciclul al 11-lea de
decorelare in cazul testului 2.

Fig. 3.3.38. Semnalul t2 in ciclul al 11-lea de 
decorelare in cazul testului 1.

Fig. 3.3.39. Semnalul t2 in ciclul al 11-lea de
decorelare in cazul testului 2.
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Comparand figurile 3.3.34 la 3.3.39 se pot face urmatoarele observatii.
1. Semnalul to este mai apropiat ca forma de So in cazul testului 2, aspect reliefat de abateri 

mai mici de ale infa§uratoarei sale de la forma de infa§uratoare limitata.
2. Semnalul ti este mai apropiat ca forma de Si in cazul testului I, aspect reliefat de 

amplitudinile mai apropiate de zero ale semnalului in timpul pauzelor dintre cuvinte.
3. In cazul semnalului t2 nu se pot face comparatii evidente

Trebuie remarcat faptul ca aceste rezultate s-au obtinut in ciclul al 11-lea de decorelare, 
cand algoritmul a ajuns in apropierea punctului de convergenta in ambele situapi.

Avand in vedere faptul ca prezenta filtrelor Qi conduce la marirea vitezei de 
convergenta, daca masuratorile s-ar fi facut intr-un ciclu de decorelare cu un numar de ordine 
mai mic, cand discrepanta dintre abaterile coeficientilor filtrelor fata de punctul optim de 
decorelare ar fi fost mai mare, calitatea refacerii semnalelor ar fi fost mai buna in cazul testului 
2 intr-un mediu nestationar, folosirea filtrelor Qi conduce la rezultate mai bune tocmai 
datorita vitezei mai mari de convergenta pe care o asigura algoritmului.

Pentru comparatii mai obiective, in figurile urmatoare se dau analizele spectrale 
efectuate pe 1024 de e§antioane incepand cu e§antionul 300000 ale semnalelor to, ti §i t2 
pentru cele doua teste.

Spectrele semnalelor t0 in cazul celor doua teste sunt foarte asemanatoare §i aproape 
identice cu al semnalului So.

Spectrele semnalelor ti difera semnificativ, in porpunea 0-j-500Hz. Spectral semnalului 
ti este mai putemic influentat in aceasta zona de cel al semnalului s2, in cazul testului 2, 
deoarece filtral Qh fiind de fapt de tip trece sus, atenueaza semnificativ semnalele din aceasta 
banda de freeventa. In aceste condipi semnalul provenit de la s2 de la ie§irea filtrului Qi, are de 
fapt o putere mica in aceasta zona de freevente, §i ca atare, aceasta zona a spectralui 
semnalului contribuie intr-o proportie scazuta la procesul de adaptare.

Spectrele semnalelor t2 sunt §i ele asemanatoare in cazul celor doua teste §i aproape 
identice cu cel al semnalului s2.

Fig.3.3.40. Spectral semnalului to in cel de al 
11-lea cichi de decorelare in cazul testului 1.

Fig. 3.3.41. Spectral semnalului ti in cel de al 
11-lea ciclu de decorelare in cazul testului 2.
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Fig. 3.3.42. Spectra! semnalului ti in cel de al 
11-lea ciclu de decorelare in cazul testului 1.

Tiff)

Fig. 3.3.43. Spectral semnalului ti in cel de al 
11-lea ciclu de decorelare in cazul testului 2.

Fig. 3.3.44. Spectral semnalului t2 in cel de al 
11-lea ciclu de decorelare in cazul testului 1.

Fig. 3.3.45. Spectral semnalului t2 in cel de al 
11-lea ciclu de decorelare in cazul testului 2.

In cazul decorelarii mai multor semnale consider ca singurul indice calitativ care poate 
da o orientare cantitativa asupra eficientei procesului de separare este raportul semnal zgomot, 
a§a cum a fost definit de relatia (3.2.244).

In tabelul 3.3.1 se dau rapoartcle semnal/zgomot ale semnalelor y0, y1 §i y2 de la 
intrarea decorelatorului considerand ca ele sunt replici corupte ale semnalelor s0, Si §i s2, 
respectiv.

in tabelul 3.3.2 se dau rapoartele semnal/zgomot ale semnalelor to, ti §i t2 de la ie§irea 
decorelatorului considerand ca ele sunt replici corupte ale semnalelor s0, Si §i s2, respectiv, 
obtinute in cazul testelor 1 §i 2, in al 11 -lea ciclu de decorelare.

Datele tabelului 3.3.2 confirma concluziile calitative referitoare la fidelitatea 
reconstructiei semnalelor surselor.

Rapoartele semnal/zgomot al semnalului to este mai bun in cazul testului 2, raportul 
semnal/zgomot al semnalului ti este mai bun in cazul testului 1, iar raportul semnal/zgomot al 
semnalului t2 este aproape egal in cazul celor doua teste.

Trebuie remarcat ca pentru semnalul ti se obtine o cre§tere mai mare a raportului 
semnal/zgomot decat pentru celelalte doua semnale (adica de 13,6 §i respectiv 12dB, fa|a de
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9,36 respectiv 12dB, in cazul semnalului to §i 11,6 1 l,32dB, in cazul semnalului t2 Acest
fenomen se datoreaza faptului ca semnalele perturbatoare avand mai pupne pauze decat 
semnalul Si, la aceia§i putere, au o energie mai mare pe aceea§i durata de timp §i ca atare 
efectul lor compensator, materializat prin contributia avuta la adaptarea corecta a filtrelor, este 
mai pregnant.

Tabelul 3.3.1.
Indice calitativ Vaioare

yo)(dBJ 6.123923
ydldB] 2.604561
y2)[dB] 4.125018

Tabelul 3.3.2.
Indicc calitativ Algoritm cu sistem de gradient! 

parfiali, 11 cicluri de decorelare, 
fara utilizarea filtrelor Qf $i Q2, 

1^=0,001.

Algoritm cu sistem de gradient! 
par(iali, 11 cicluri de decorelare, 

cu utilizarea filtrului Qi, 
1^=0,001.

AszGto, to) ldB| 15.476050 18.181834
ti) IdB] 16.279402 14.157034
t2) JdB] 15.720051 15.439638

3.3.2.3. Observatii asupra solufiilor fantomd

Se remarca totu§i, din experimentele facute, mai ales in figurile 3.3.21, 3.3.27 3.3.31, 
corespunzatoare testului 2, o tendinta de convergenta spre solutii “fantoma”. Adica, 
coeficientii care ar fi trebuit sa convearga spre zero converg, de fapt, spre valori apropiate de 
zero, dar vizibil diferite de zero, iar cu coeficienpi care ar fi trebuit sa convearga spre 0,5 se 
produce un fenomen similar. In cazul figurilor omoloage, corespunzatoare testului 1, datorita 
nefinalizarii regimului tranzitoriu, nu se pot face afirmatii despre acest fenomen.

A§a cum s-a menponat $i in cazul decorelarii a doua semnale, aparipa fenomenului de 
convergenta spre o solupe “fantoma” se datoreaza fructificarii doar a conditiei de anulare a 
cumulanplor de ordinul 2 (a intercorelapilor) in loc sa se valorifice toata infinitatea de condipi 
de anulare a cumulantilor de toate ordinele posibile, pentru ca semnalele de la ie§irea 
decorelatorului sa fie independente statistic.

In cazul semnalelor care au o repartitie de legatura de tip gaussian, condipa impusa este 
suficienta pentru obtinerea decorelarii corecte, deoarece top cumulanpi de ordin mai mare 
decat doi, in acest caz sunt nuli.

In cazul in care repartitia de legatura nu este gaussiana, condipa anularii doar a 
cumulanplor de ordinul doi nu este suficienta, deoarece, cel pupn teoretic, mai exista 
cumulantii de ordin superior, pe care algoritmul nu ii anuleaza.

Avand in vedere faptul ca am demonstrat ca singura arhitectura posibila de separator de 
semnale provenite din surse statistic independente este cea cu propagare inapoi, aceasta 
conduce la faptul ca decorelatorul de ordinul N, in cazul in care filtrele componente sunt 
constante, vazut ca sistem prin care se prelucreaza semnale, este un sistem liniar cu reacpi 
multiple. Prezenta acestor reactii conduce la implementarea deosebit de complicate, prin 
sisteme de ecuatii cu diferente, neliniare, a oricarui algoritm de adaptare care minimizeaza 
functii cost bazate pe anularea cumulantilor Complexitatea matematica create odata cu
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cre§terea ordinului cumulanfilor care sunt luafi in considerare, crescand gradul ecuatiilor 
neliniare. In aceste condifii se pune problema inifializarii unor astfel de algoritmi, care pot sa 
aiba suprafefele performanfa-eroare cu mai multe puncte de extrem local, deoarece nu orice 
punct de start permite algoritmului sa convearga spre solufia corecta. Pe de alta parte, 
cre§terea ordinului cumulanfilor implica abordarea problemei prin prisma calcularii statisticilor 
pe blocuri de date, blocuri care trebuie sa aiba mii de e^antioane. Daca se ia in considerate §i 
faptul ca odata cu cre§terea complexitafii ecuatiilor, singurii algoritmi matematici abordabili 
sunt cei de tip gradient, care necesita un numar relativ mare de iterafii pentru a converge, se 
ajunge la regimuri tranzitorii extrem de lungi.

In plus, convergenta unor astfel de algoritmi spre alte minime locale, in lipsa unei 
metode corecte de initializare, poate conduce spre solufii “fantoma” departate de solufia 
corecta.

Presupunand ca se reu§e§te convergenta spre minimul corect, nephtandu-se lua in 
considerare anularea unui numar infinit de cumulanfi, problema convergenfei spre o solufie 
“fantoma” nu se rezolva, ci se poate doar imbunatafi.

Referitor la aspectul imbunatafirii performanfelor care se pot obtine prin luarea in 
considerare a cumulanfilor de ordin superior este interesant sa se revada modul cum au fost 
definifi cumulantii in Sectiunea 2.1.

Cumulantii sunt de fapt parfi componente ale termenilor unor serii Taylor. Gradul 
cumulantului este egal cu gradul termenului din seria Taylor, din care face parte. Intrucat 
aceste serii sunt convergente, rezulta ca de la un anumit grad, ponderea termenilor devine tot 
mai mica §i practic se poate neglija. in acest context, se poate aprecia ca ponderea 
cumulanplor de ordinul doi este mult mai mare decat cea a cumulantilor de ordinul patru, spre 
exemplu. Acest lucru se intampla pe de o parte datorita componentei 4; a termenului de 

ordinul j al seriei, precum §i valorilor absolute ale cumulantilor care sunt de ordinul de marime 
unde P este puterea semnalului. Cum se opereaza cu semnale numerice, care provin din 

sisteme de conversie analog-digitala, acestea sunt normate §i nu pot avea puteri supraunitare, 
rezulta ca valorile maxime ale cumulantilor scad odata cu cre§terea gradului.

In acest context se poate aprecia ca surplusul de informatie provenit din impunerea 
anularii unor cumulanfi de ordin superior este minor, raportat la complexitatea matematica pe 
care o aduce dupa sine, §i in raport cu luarea in considerare doar a cumulantilor de ordinul doi.

in cazul algoritmului cu sistem de gradienti parfiali s-au avut in vedere aceste 
considerente §i s-a preferat reducerea complexitafii matematice.

Solutiile “fantoma”, obfinute ca urmare a luarii in considerare doar a unui numar limitat 
de grade de cumulanti ar fi mai corect sa le numim solufii “partiale”. Acestea sunt apropiate de 
soluble corecte deoarece provin din aproximarea cu o anumita acuratefe a condifiilor de 
independent statistic^. Solutiile “fantoma” care provin prin convergenta algoritmului spre alte 
minime locale decat cel corect nu au o legatura directa cu satisfacerea condifiilor de 
independenfa statistic^ ale semnalelor, sunt departate de solufiile corecte $i le vom numi solufii 
“incorecte”.

Experimented efectuate cu algoritmul cu sistem de gradienfi parfiali, atat in cazul N=2 
cat §i in cazul N=3, au aratat se produce convergenfa spre solufii “parfiale”.

De fapt, se poate intui acest lucru §i din interpretarea principiului algoritmului care 
pentru cazul N=2 are suprafefele de performanfa sugerate de Fig.3.2.2.

In concluzie, daca repartifia de legatura dintre semnalele surselor este de tip gaussian 
este posibila, din punct de vedere teoretic, separarea corecta a semnalelor §i refacerea lor 
fidela.
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in cazul semnalelor care nu au o repartipe de legatura de tip gaussian, erorile in 
reconstruct sunt dictate de diferenta de pondere intre cumulanpi luap in considerare in 
constructia funcpilor cost §i cei neluati in considerare.

Datorita limitarilor menponate nu se poate realiza un algoritm care sa separe corect §i 
sa reconstituie corect semnalele care nu au o repartitie de legatura gaussiana. in schimb, prin 
perfectionarea algoritmilor erorile pot fi mic§orate.

Consider ca algoritmul cu sistem de gradienti partiali este un compromis optim sub 
aspectul complexita(ii matematice pentru decorelarea a N semnale.

3.3.2.4. Observapi asupra filtrelor Qi Q2

Din examinarea rezultatelor expuse se observa ca alegerea filtrelor de preprocesare a 
semnalelor de intrare in vederea obpnerii unor performance mai bune in decorelarea lor este o 
problema deschisa.

in cazul filtrului Qi care este menit sa reduca gradul de autocorelare al semnalelor 
prelucrate in vederea cre§terii gradului de independenfa in evolupa coeficientilor vecini ai 
filtrelor Wij alegerea optima este dependenta de spectrul semnalelor.

in aceasta alegere trebuie sa se pna seama ca algoritmul, analizat in domeniul frecventa, 
se adapteaza mai rapid §i mai precis in acele zone ale spectrului in care componentele au o 
putere mai mare.

Al doilea element care trebuie avut in vedere este faptul ca, in general, gradul de 
autocorelare al semnalelor scade atunci cand spectrul lor tinde sa aiba concentrata energia in 
zona frecven{elor inalte.

Al treilea element care trebuie avut in vedere este condipa de stabilitate care cere ca 
ecuatia (3.3.1) sa aiba in permanenta, toate radacinile in interiorul cercului unitate.

Din toate experimentele prezentate in teza rezulta ca mentinerea algoritmului intr-o 
evolupe stabila este mai u§or de asigurat in cazul in care coeficienpi vecini ai filtrelor Wij au un 
grad mai mare de independent in evolupe. Acest lucru se asigura printr-un grad de 
autocorelare al semnalelor prelucrate mai redus, deci prin favorizarea componentelor spectrale 
inalte §i atenuarea celor de joasa frecventa. Daca semnalele au concentrata energia in zona 
frecvenfelor joase, utilizarea filtrelor trece-sus cu frecventa de trecere prea inalta poate 
conduce la lipsirea algoritmului de informapa necesara adaptarii sale corecte in zona 
frecventelor joase, §i ca atare la obtinerea unor solupi neoptime.

Din considerentele menponate rezulta ca alegerea parametrilor filtrului Qb care trebuie 
sa fie de tipul trece-sus sau de tipul trece-banda, dar de bandit larga, trebuie optimizata in 
functie de semnalele concrete prelucrate. Este posibila chiar modificarea parametrilor in timp 
pentru o optimizare care fine cont de modificarea parametrilor semnalelor.

Introducerea filtrului Q2 a fost gandita pentru a obpne o modificare a semnalelor de 
intrare astfel incat semnalele prelucrate sa-§i mic§oreze amplitudinea cand filtrele Wij au 
coeficienpi la marginea zonei de stabilitate a algoritmului. In cazul N=2, utilizarea sa s-a 
dovedit benefica. In cazul A=3, acest filtru a dus la o evolupe mai rapida, dar nu a reu§it sa 
mentina algoritmul intr-un regim stabil. Acest lucru se datoreaza faptului ca modulul funcpei 
de transfer a filtrului Q2, pentru anumite combinapi de coeficienp ai filtrelor Wij, cre§te in loc 
sa scada, la marginea zonei de stabilitate, favorizand astfel trecerea in regim instabil.

Pentru cazul concret cand N=3, filtrul Q2 are urmatoarea fimcpe de transfer:
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e2U)=i+
+ ■ Wjz) • ^2(z) + ^2(z) ■ W23(z) ■ W„(z) - (3.3.41)
- Wjz)-W3l(z) - ^2(z) ■ ^2I(z) ~ W23(z) ■ W32(z)

Transformarea acestei relajii in una de forma: 
a=i-

- max|»;3(z) ■ )T21(z)• ^32(z^=eJa - max|^2(z) • ^(2) • W3,(z)^ - (3.3.42)

- max|^3(z)-^.(z))^ - max|f^2(z)- 0^)1^ - max|jF23(z)- ^(z)]^

unde Q2 trebuie sa fie o cantitate reala §i pozitiva, implica, pe langa un volum important de 
calcule §i o restricfionare suplimentara a zonei admisibile pentru coeficienfii filtrelor Hij, deci a 
domeniului de aplicabilitate al algoritmului.

In cazul N=2 filtrul Q2 se poate particulariza intr-un coeficient real care trebuie 
mentinut pozitiv, de forma

Qz = 1 - max|w^(z)• (3.3.43)

fara ca prin aceasta sa se restranga domeniul admisibil pentru coeficientii filtrelor Hi §i H2 in 
cazul in care aceste filtre modeleaza diferenjele de propagare ale semnalelor de la cate o sursa 
la cei doi receptori. In aceste conditii, modulelc functiilor lor de transfer ale filtrelor Hi §i H2 
sunt subunitare.

In concluzie, aplicarea filtrului Q2 in cazul N>2 presupune prudenfa §i poate sa nu 
conduca totdeauna la imbunatafirea performantelor algoritmului. Este dependents de condifiile 
in care se mixeaza semnalele surselor. In conditii de mixare in care coeficientii filtrelor H^ sunt 
suficient de mici, se poate aplica in locul filtrului Q2 dat de (3.3.41), pentru N=3, coeficientul 
Q2 dat de relatia (3.3.42). In situafiile in care sistemul de mixare are coeficientii filtrelor situap 
la marginea zonei de stabilitate, nu este indicata folosirea filtrului Q2.

In cazul N~2, in general, aplicarea filtrului Q2 este benefica. Cand nu este posibila 
aplicarea filtrului Q2 se poate incerca utilizarea coeficientului Q2 dat de relatia (3.3.43) fara ca 
prin aceasta sa se impuna restrictii suplimentare asupra sistemului de mixare.
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CAPITOLUL 4

CONCLUZII §1 PROBLEME DE VIITOR

4.1.C0NCLUZII

In aceasta lucrare s-au studiat metode de separare ale semnalelor provenite de la N 
surse statistic independente §i de banda larga, cand sunt recepponate de A captatori.

S-a aratat ca la baza unora dintre aceste metode sta criteriul anularii unor cumulanti 
care sunt functii de semnalele de la ie§irea sistemului de separare, semnale care dorim sa fie 
replici necorupte ale semnalelor surselor.

S-a demonstrat ca separarea semnalelor provenite de la doua surse este posibila 
utilizand atat decorelatorul cu propagare inainte cat §i decorelatorul cu propagare inapoi.

Algoritmii adaptivi, in acest caz, realizeaza minimizarea unor functii cost bazate pe 
cumulanp care conpn ca argumente semnalele de la ie§irile decorelatorului.

In cazul decorelatorului cu propagare inainte, datorita simplitapi descrierii sale 
matematice, au fost propu§i, de diferip autori, numero§i algoritmi ale caror criterii de separare 
sunt anularea cumulanplor de ordinele doi, trei §i patru. Majoritatea acestor algoritmi 
opereaza pe blocuri de date. Decorelatorul cu propagare inainte, datorita absenfei buclelor de 
reactie, este intrinsec stabil. Dar, marele sau dezavantaj este ca semnalele de ie§ire sunt replici 
distorsionate ale semnalelor surselor. in momentul in care se impune condipa refacerii fidele a 
semnalelor surselor, trebuiesc introduse in sistem bucle autoregresive. Acestea, prin natura lor, 
impun restricpi asupra domeniului de valori al coeficientilor filtrelor de separare, in vederea 
mentinerii stabilitatii sistemului.

Acurate^ea separarii semnalelor depinde de legea de repartipe de legatura intre 
semnalele surselor. Daca aceasta lege este de tip gaussian, atunci sunt suficienp algoritmi 
bazati pe anularea cumulanplor de ordinul doi pentru a obpne o separare corecta. Daca 
semnalele au o lege de repartipe de legatura negaussiana, condipa de asigurare a independence! 
statistice a semnalelor de la ie§irea decorelatorului presupune ca functiile cost ale algoritmilor 
de separare sa conpna cumulanp de cat mai multe ordine (teoretic un numar infinit), care sa fie 
anulap, pentru a obtine solutii cat mai apropiate de cele optime.

In cazul algoritmilor bazati pe arhitectura decorelatorului cu propagare inainte, de§i 
calculul solupei optime se bazeaza pe rezolvarea unui sistem de ecuapi neliniare, totu§i aceste 
ecuatii sunt de tip polinomial, de un anumit grad finit, deci au un numar finit de solutii. Daca 
funcpa cost conpne un numar suficient de cumulanp de ordine diferite, pe care trebuie sa-i 
anuleze semnalele de la ie§irea decorelatorului, atunci se poate obtine un numar corespunzator 
de ecuapi pentru ca sistemul sa fie determinat §i in consecinfa sa convearga spre solupa 
corecta.

Lucrul cu funcpi cost bazate pe cumulanp conduce la necesitatea rezolvarii unor 
sisteme de ecuapi neliniare, de ordin inalt, de unde deriva §i complexitatea matematica a 
algoritmilor adaptivi cu care se rezolva de fapt aceste sisteme de ecuapi. Practic, s-au 
construit algoritmi care anuleaza cel mult cumulanp de ordinul patru. Aceasta limitare este 
impusa de coplexitatea relapei de legatura intre cumulanp §i momente, relapi pe baza carora se 
calculeaza de fapt cumulanpi.

212

BUPT



Daca se adopta acelea§i funcpi cost, mentionate mai sus, in cazul decorelatorului cu 
propagare inapoi, datorita prezentei buclelor de reacpe specifice arhitecturii sale, sistemele de 
ecuapi neliniare a caror solupe este minimul funcpei cost devin extrem de complicate. Aceste 
ecuatii nu mai sunt de tip polinomial ci de tipul unor sume de funcpi rationale. Spre exemplu, 
pentru cazul “simplu” al algoritmului cu sistem de gradienti parpali discutat in Secpunea 3.2, 
aceste ecuapi presupun egalarea cu zero a unor expresii de forma celor date in relapile (3.2.16) 
§i (3.2.17). Avand in vedere ca impartirea numaratorilor la numitori, in astfel de relatii, este 
echivalenta cu produsul dintre numarator §i seria de puteri in care se poate dezvolta expresia 
inversului numitorului, se ajunge in situatia ca aceste ecuatii sunt echivalente cu ecuatii 
polinomiale de grad infinit. Deci, in mod logic, sunt necesare o infinitate de ecuapi pentru a ne 
asigura ca putem obtine solupa corecta de ordin infinit. Acest lucru presupune necesitatea 
luarii in considerare a unui numar infinit de cumulanp care trebuiesc anulap de catre semnalele 
de la ie§irea decorelatorului. "

Pe de alta parte, a§a cum s-a aratat §i in Sectiunea 3.3.2.3, cumulanpi fiind parp 
componente ale coeficientilor unor serii Taylor , al caror ordin este egal cu ordinul termenului 
din seria din care face parte, contribupa lor la aproximarea condipei de independenfa statistica 
scade odata cu ordinul lor. Trebuie remarcat totu§i, ca cel pupn din punct de vedere teoretic, 
nelucrand cu criterii cu un numar infinit de condipi, solupile obpnute pentru filtrele 
decorelatoarelor aproximeaza, de fapt, pe cele optime cu o acuratete cu atat mai mare, cu cat 
se iau in considerare cumulanpi care trebuie sa se anuleze din cat mai mulp termeni ai seriei 
Taylor in care se dezvolta logaritmul funcpei caracteristice a repartitiei de legatura a 
semnalelor surselor..

Nu numai forma complicate a acestor ecuatii este impedimentul principal in 
soluponarea lor. intrucat metodele de soluponare ale sistemelor de ecuatii neliniare sunt de tip 
iterativ §i se bazeaza pe cautarea unui extrem local, este posibil ca sa ne aflam in imposibilitatea 
unei inipalizari corecte a algoritmilor, pentru ca ace§tia sa ne conduca spre solupile optime. Ei 
pot sa convearga spre extreme locale pentru care solupa obtinuta nu este cea optima.

Am demonstrat ca pentru cazul A>2, singura arhitectura de decorelator care permite 
separarea semnalelor este cea cu propagare inapoi. Cazul N=2 este singura exceppe cand 
separarea semnalelor se poate realiza §i cu decorelatorul cu propagare inainte. De aceea 
studiile mele s-au canalizat pe aprofundarea problemelor ridicate de decorelatorul cu propagare 
inapoi.

Avand in vedere complicatiile de natura matematica enuntate pentru cazul N=2, care se 
amplifica daca N create, in aceasta lucrare am propus algoritmul cu sistem de gradienp parpali, 
care, minimizand un sistem de funcpi cost de tip putere medie, fiecare in raport cu o 
submultime a parametrilor de care depinde, conduce la un algoritm asemanator LMS-ului, deci 
de o complexitate redusa in raport cu ceea ce s-a descris pana aici. Acest algoritm anuleaza 
doar cumulanpi de ordinul doi. Algoritmul poate fi suboptimal in sensul ca se pot obpne solupi 
“fantoma” pe care le-am numit solutii “parpale” care sunt diferite de cele optime, dar se afla in 
vecinatatea acestora. Motivul aparipei acestor solupi a fost menponat mai sus, neanularea 
cumulanplor de ordin superior lui doi.

In cazul N=2, prin utilizarea preprocesarii semnalelor de intrare cu ajutorul filtrelor Qi 
§i Q2 s-a reu§it obtinerea unor performante de regim tranzitoriu pe deplin satisfacatoare pentru 
aplicapile practice.

In cazul N>2, conditiile de mentinere a stabilitatii decorelatorului cu propagare inapoi 
sunt mult mai severe decat in cazul A=2, in sensul ca valorile coeficienplor filtrelor de amestec 
Hi trebuie sa aiba valori mai mici decat in cazul N=2, valori care se mic§oreaza odata cu 
cre§terea lui N. Aceasta nu este o condipe care depinde de algoritmul de decorelare adoptat, ci 
se datoreaza arhitecturii decorelatorului cu propagare inapoi, care are bucle multiple de reacpe.
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Poate exista o valoare N, pentru care limitarile impuse coeficientilor filtrelor de mixare 
sa fie atat de severe meat, pentru gradul de compere al semnalelor utile, admisibil din punctul 
de vedere al stabilitapi decorelatomlui, sa nu mai fie necesara separarea semnalelor, deoarece 
indicii lor calitativi (raportul semnal-zgomot) pot fi satisfacatori §i fara decorelarea lor. 
Apreciez ca aceasta limita a valorii lui N este in jurul valorilor 5 sau 6.

Testable efectuate pentru N=3 au aratat ca deplasarea solupei “parpale” fata de solufia 
optima se accentueaza faja de cazul N=2. Acest aspect se concretizeaza prin scaderea 
ca§tigului de raport semnal-zgomot de aproximativ 164-18dB obtinut pentru N=2, la 9^-12dB 
pentru N=3, in condipile in care semnalele surselor erau de aproximativ aceea§i putere §i 
numarul de coeficienti ai filtrelor fiind 20 in cazul N=2 §i 16 in cazul N=3.

Analizand figurile 3.3.20 la 3.3.31, care prezinta evolujia coeficientilor filtrelor Wy, se 
constata ca la sfar§itul regimului tranzitoriu, valoarea medie a coeficientilor care trebuie sa fie 
diferip de zero difera cu mai putin de 10% fata de valoarea optima. De asemenea, abaterile 
valorilor medii ai coeficientilor care ar fi trebuit sa fie nuli, fata de zero, sunt tot sub 10% din 
valoarea optima a coeficientului diferit de zero.

In Sectiunea 2.3.4, [45], s-a prezentat un algoritm bazat pe anularea polispectrelor de 
ordinul trei. Acest algoritm a fost experimentat, de catre autorul sau, tot pentru decorelarea a 
trei semnale, dar acestea au fost generate pe calculator ca fiind ie§irile unor sisteme 
autoregresive de ordinul doi, identice, excitate de semnale identic distribuite §i mutual 
independente, cu distribute exponential! Filtrele sunt de gradul unu §i trei. In total se 
calculeaza 21 de coeficienti. In aceste conditii mediile coeficientilor calculati au o eroare de 
ordinul a 5% din valorile optime. Daca se compara acest rezultat, cu cel de mai sus, unde s-au 
calculat 96 de coeficienti, §i s-au folosit semnale reale (provenite din narura), se poate aprecia 
ca algoritmul cu sistem de gradient partiali se incadreaza cel putin in aceea§i clasa de precizie 
cu acesta, dar este mult mai simplu din punct de vedere matematic. Trebuie adaugat §i faptul 
ca algoritmul prezentat in Sectiunea 2.3 .4 nu poate fi aplicat semnalelor cu lege de repartitie de 
legatura de tip gaussian.

Simplitatea matematica a algoritmului cu sistem de gradient parjiali este “platita” 
printr-o durata mai mare a regimului tranzitoriu decat cea declarata in [45], §i prezentata in 
Secfiunea 2.3.4. Aprecieri corecte asupra raportului duratelor regimurilor tranzitorii in cazul 
celor doua exemple nu se pot face intrucat in articolul mentionat nu s-a precizat marimea 
blocului de date. Se precizeaza doar ca algoritmul converge in 34-5 iteratii.

In concluzie, apreciez ca algoritmul cu sistem de gradient partiali este o alternative 
care permite obtinerea unor performante comparabile cu ceilalti algoritmi de decorelare 
prezentati in literatura, dar avand avantajul unei complexity matematice mai reduse.

Consider, de asemenea, ca am clarificat o problema de principiu, privind arhitectura 
posibila de decorelator pentru separarea a N semnale recepfionate de N captatori, cu A>2. Din 
aceasta arhitectura rezulta §i limitele in separarea §i reconstituirea acestor semnale.

O problema fundamentala evidentiata in Sectiunea 3.1.1. este necesitatea de a se lua in 
considerare numarul real de surse statistic independente care emit intr-un mediu in care suntem 
interesaji doar de o parte dinte acestea.

Pentru cazul N=2, experimentele prezentate au demonstrat un comportament ideal al 
algoritmului in cazul in care unui dintre semnalele surselor este absent.

Cu excepfia unor cazuri “de studio”, intr-un mediu natural problema separarii 
semnalelor este una de ordinul N, unde N este mai mare decat 2. lata unui dintre motivele 
principale pentru care am insistat asupra decorelarii mai multor semnale.

Avand in vedere limitarile de natura principiala prezentate, inseamna ca putem separa 
(in limitele impuse de conditia de stabihtate) maximum 54-6 semnale utilizand principiul 
decorelatorului. Peste aceasta limita trebuie schimbat principiul metodei. Astfel se poate
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considera un semnal ca fiind cel util, iar suma celorlalte ca fiind semnalul perturbator. In acest 
caz ambele semnale pot fi recepponate de unul sau doua captatoare §i se poate incerca un 
algoritm de tipul celui prezentat in Secpunea 2.4. bazat pe principiul plauzibilitapi maxime, dar 
cu parametrii calitativi putemic dependent de caracteristicile semnalelor. Acest lucru este 
posibil deoarece rezultatul insumarii a mai mult de 6 semnale de puteri aproximativ egale poate 
fi considerat ca fiind un semnal cu o lege de repartipe de tip gaussian.

4.2. PROBLEME DE VIITOR

O problema care a ramas nerezolvata (dupa §tiin(a mea) in domeniul separarii a N 
semnale provenite din surse statistic independente este urmatoarea:

Presupunand ca avem M captatoare de semnal §i N surse statistic independente care 
sunt recepponate de aceste captatoare, cu N necunoscut, dar M>N, se cere construirea unui 
algoritm care sa realizeze separarea celor N semnale.

In prezent, aceasta problema se poate rezolva considerand in paralel mai multe 
decorelatoare de ordine diferite §i selectand, in mod subiectiv, decorelatorul de ordinul corect 
pe baza semnalelor sale de ie§ire.

O alta problema este investigarea matematica mai profunda a algoritmului cu sistem de 
gradienti partiali in vederea obtinerii de criterii practice de alegere a parametrilor marime de 
pas, care in prezent se aleg prin tatonari.

Imbunatatirea performantelor de decorelare au fost obtinute prin preprocesarea 
semnalelor de intrare in vederea mic§orarii gradului lor de autocorelare cu ajutorul filtrului Qi. 
Consider ca sunt necesare investigapi mai profunde care sa conduca la alegerea optima a 
acestui filtru in functie de caracteristicile semnalelor prelucrate.

De asemenea §i filtrul Q2 se cere perfecponat pentru asigurarea mentinerii algoritmului 
intr-o evolupe stabila pentru valori cat mai mari ale parametrilor marime de pas.

Consider utila o abordare in domeniul frecven|a a algoritmului cu sistem de gradienti 
parpali, abordare care ar putea rezolva mai bine problema mic§orarii gradului de autocorelare a 
semnalelor prelucrate, ceea ce ar putea conduce la performante de regim tranzitoriu mai bune.

O alta directie interesanta este perfecponarea §i extinderea la N semnale a unor 
algoritmi bazati pe principiul plauzibilitapi maxime §i eventual cu luarea in considerare §i a 
principiului independence! statistice materializat prin anularea cumulanplor.
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ANEXA 1

Condifie necesard sufficients pentru ca o matrice reais simetricS sS fie 
pozitiv definite

Fie Gtf o matrice reala §i simetrica partifionata astfel:

unde matricele §i 0^22 sunt patrate §i simetrice.
Se pune problema sa se stabileasca condifii necesare §i suficiente pe care trebuie sa le 

indeplineasca matricele componente o^n, 0062, ^22 pentru ca matricea sa fie pozitiv 
definita

Se cunoa§te faptul ca proprietatea ca o matrice sa fie pozitiv definita este invarianta la 
schimbarea de coordonate. Atunci se poate construi o matrice , diagonal matriceala, 
echivalenta cu astfel:

W
unde

§i , ^22 sunt simetrice de dimensiuni corespunzatoare. 
Daca se alege Tde forma:

(A.1.2)

(A.1.3)

(A.1.4)

unde q/i §i o/j sunt matrice unitate de dimensiuni corespunzatoare, se obpne:

9Bn=Q^u (A.1.5)

^22 = <^22 ~ (A.1.6)

Pentru ca matricea 33 sa fie pozitiv definita este necesar ?i suficient ca matricele , 
33 22 sa fie amandoua pozitiv definite.

Alegandu-se matricea Tde forma:

0/ 0 '

se obtine:

- ^2^22 <^"2 (A.1.8)

?•
,’A2 = cs/22 (A.1.9)
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in concluzie, pentru ca matricea sa fie pozitiv definita este necesar §i suficient ca 
matricele , ^22 sa fie amandoua pozitiv definite, fie ca sunt date de setul de relapi A 1.5, 

Al.6, fie de setul Al.8, Al.9.
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ANEXA2

Calculul coeficientilor filtrelor F.I.R. ale caror func0i de transfer sunt 
exprimate prin determinant!

In aceasta anexa se propune un algoritm concret pentru calculul raspunsurilor la 
impulsul unitate ale sistemelor corespunzatoare determinantului A, minorilor Ay §i din 

sistemele din figurile 3.3.2 §i 3.3.3.
Explicitarea directa, in domeniul timp, a raspunsurilor la impulsul unitate ale sistemelor 

ale caror functii de transfer sunt date de A, Ay §i A'^^ , este dependenta de gradul 

determinantului §i, nu se poate face decat pentru grade mici, datorita complexitatii relafiilor de 
dezvoltare ale determinantilor.

De aceea se alege o alta modalitate de obtinere a raspunsurilor la impulsul unitate care 
va fi explicata in continuare.

Se pome§te de la faptul ca dezvoltarea determinanfilor consta din sume de produse de 
Na elemente, unde NA este gradul determinantului. Fiecare element este o functie de transfer a 
unui filtru F.I.R. de gradul My. De aceea, sistemul rezultant, este format prin punerea in 
paralel a unor subsisteme alcatuite fiecare din NA filtre F.I.R., de grade My, inseriate. In 
consecinta, sistemul rezultant este echivalent cu un filtru F.I.R. al carui raspuns la impulsul 
unitate are lungimea dictata de ramura care are suma gradelor filtrelor inseriate, maxima.

Gradul filtrului F.I.R. rezultant se va nota sau dupa cum se refera

la filtrele ale caror functii de transfer sunt date de A, Ay sau A'^ ,respectiv.

Determinantul A §i minorii sai Ay §i A’^ ^ ,a§a cum apar in relafiile (3.3.17) §i (3.3.24) 

sunt functii de z, deci exprimabile in domeniul frecventa daca se face substitufia:

z = (A.2.1)
unde fn este frecvenfa normata data de relajia:

A = 7 (A.2.2)
J e

in care f este frecventa, exprimata in Hz, iar fe este frecventa de e§antionare a sistemului 
discret, iar JQ = .

Se aleg M frecvente normatefnq, ^ O,...,M-1 (M este Ms, sau ) §i se 

formeaza urmatorul sistem liniar de M ecuatii cu M necunoscute:
M-l

^dke =Dm(^°2^), # = O,...,A/-1 (A.2.3)
Jt=O

in relatiile (A.2.3) dk sunt coeficienfii filtrului F.I.R. echivalent al sistemului a carui 
functie de transfer este determinantul DM (care poate fi A, A,y sau A^.) evaluat pentru 

z =
Pentru simplificarea algoritmului se alege
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fig qfnQ

§i atunci sistemul (A.2.3) devine:
M-l

= D4eJoW”0)’ # = O,...,A/-1

sau, sub forma matriceala:

k-0

unde
&d = D

’1 1 1
1 e-j02^\-\fn0 e-jo2x(M-^fno

1

J - [ Jo d} • • • dM X ]

£> = [AX0 Z)Mp2^) -

Din relatia (A. 2.6) rezulta:

d^c^ }D

Se observa ca in cazul in care se alege

(A.2.4)

(A.2.5)

(A.2.6)

(A.2.7)

(A.2.8)

(A.2.9)

(A.2.10)

(A.2.11)

matricea data de relatia (A.2.7) devine matricea unei transformari Fourier discrete, in 
aceste conditii, matricea transformarii Fourier discrete inverse, ,este data de relatia:

’1 1 1

= —
1 e M e M

M

1 e M • • e M

(A.2.12)

in continuare se analizeaza problema estimarii vectorului D.
Elementele sale sunt valorile pe care le ia determinantul DM cand in funcpile de 

z) se alege z = e M ,unde q = 0,..., M - 1. Valorile ^(z) 

pentru z - M ,unde q = 0,..., M -1, reprezinta transformatele Fourier directe discrete ale 
raspunsurilor la impulsul unitate ale filtrelor Wij. Deoarece coeficienpi acestora se presupun 
reali, aceste transformate Fourier directe discrete au proprietatea :
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=
i. ? rr-^L . 9 <7 — 0,A/— 1

Jo2n kA
z~e M

(A.2.13)

adica, valorile transformatei Fourier egal departate de extreme sunt complex conjugate.
I jolnq— j

Aceasta proprietate se extinde §i asupra valorilor determinantilor DM\ e , m sensul ca au

loc egalitatile:

-- (
eDMM 2

(A.2.14)

unde [•] semnifica “partea intreaga”.
Datorita acestei proprietap, este suficient sa se calculeze doar jumatate dintre 

elementele vectorului D , dat de relatia (A. 2.9), restul de elemente obpnandu-se in baza 
relapilor (A.2.14).
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