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STRUCTURA SI CONTINUTUL LUCRARII

In telecomunicatii, procesul de transport al informatiei este inerent
afectat de semnale nedorite suprapuse peste semnalul util. In marea majoritate a
cazurilor aceastd suprapunere este de tip aditiv. Perturbatiile sunt semnale
aleatoare ce apar fie datoriti unor cauze naturale (perturbatii electrice
- atmosferice, propagarea unor unde acustice), sau ca urmare a activitatii
omenesti (semnale tranzitorii pe liniile de alimentare, impulsuri parazite
provenite de la motoare electrice, etc). Astfel de perturbatii afecteazi semnalele
de tip Radar, semnalele ce se vehiculeaza pe cablurile de transmisie submarina,
transmiterea informatiei pe canale de comunicatie... . O altd denumire pentru
perturbatii este aceea de zgomote. Intotdeauna la intrarea unui receptor este
prezent un amestec de semnal util $i zgomot. Pentru aprecierea pirtilor de
semnal util si de zgomot din cadrul semnalului de la intrarea receptorului se
foloseste asa-numitul raport semnal pe zgomot, RSZ. Aceasti mirime reprezinta
raportul dintre puterea semnalului util si puterea zgomotului care compun
semnalul de la intrarea in receptor.

Trebuie afirmat cé si in cazul sistemelor pur numerice se utilizeaza
notiunea de RSZ. In acest caz zgomotul este asociat cu distorsiunile produse de
sistemul de prelucrare considerat.

In cazul in care RSZ este mic este necesard cresterea sa pentru o
buna separare a semnalului util de zgomot, conditie necesars pentru extragerea
din .semnalul util a informatiei pe care o poarti. Iati de ce lucrarea de fati este
de.d.lcaté studiului metodelor de crestere a raportului semnal pe zgomot care se
utilizeaza sau s-ar putea uti.liza in sistemele de telecomunicatii. Se incearci o
prezentare sistematica si unitard a acestor tehnici. Metodele de imbunititire a
.rap.ol'EUIUI semnal pe zgomot prezentate sunt exemplificate sugestiv. Nu se
Insista asupra rezultatelor experimentale ce se pot obtine folosind aceste tehnici
§i nici asupra metodelor de constructie a sistemelor necesare implementarii
acestor tel'm_m, 'dar“sunt 01t.ate de fiecare data lucriri care prezinta aceste
aspecte. Nici aplxvce.x.;ule practice ale rezultatelor obtinute nu fac obiectul acestei
teze. Sgopul luc.ra'ru de taga“este doar analiza metodelor de imbunatatire a RSZ
prin prisma teoriei prelucrarii semnalelor. ,

Sistemele responsabile pentru imbunatatirea raportului semnal pe
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zgomot trebuie s@ se comporte selectiv, neldsand si treacd zgomotul si l3sand sa
treacd semnalul util. Acesta este motivul pentru care se folosesc de obicei filtre
(sisteme cu comportare selectivd In domeniul frecventd). Aceste filtre pot fi
sisteme liniare invariante in timp, sisteme liniare variante in timp sau sisteme
neliniare. Amestecul dintre semnalul util si zgomot poate fi aditiv, multiplicativ
sau de altd naturd. De obicei in studiul sistemelor de telecomunicatii se
utilizeazd modelul aditiv. Avand in vedere facilititile de calcul ale modelului
de semnal de tip zgomot alb (de bandd limitatd sau nu), se va folosi pentru
zgomot, preponderent, acest model. Un alt model utilizat, datoritd frecventei
sale aparitii in practicé, este cel al zgomotului in impulsuri.

In capitolul 1 sunt trecute in revistd, succint, principalele tehnici de
imbunatatire a raportului semnal pe zgomot cunoscute.

In capitolul 2 sunt prezentate cateva considerente asupra metodelor
de imbunatatire a raportului semnal pe zgomot prin filtrare liniard. Se insista
asupra notiunii de banda echivalentd de zgomot atat pentru filtre analogice cat si
pentru filtre numerice. Se prezintd o noud clasd de filtre numerice al céror
raspuns 1n frecventd este o functie periodicd de perioada diferitd de 2x si se
studiaza calitatile de imbunéatatire a RSZ a acestor filtre. Se studiazi si cazul
sistemelor liniare cu parametrii variabili In timp din punctul de vedere al
cresterii RSZ.

In capitolul 3 se introduce in mod natural transformarea undigoara
discretd din perspectiva teoriei codarii in subbenzi. Se prezintd legatura dintre
transformarea undisoari discreta si teoria seriilor de undisoare.

Capitolul 4 este dedicat metodelor de imbunitifire a raportului
semnal pe zgomot bazate pe utilizarea transformarii undigoard discreta.

Au fost alese metodele de imbunétitire a raportului semnal pe
zgomot bazate pe folosirea functiior undigoard deoarece acestea reprezinta cele
mai spectaculoase aplicatii ale teoriei funcfiilor undisoard care se dezvoltd In
prezent. Existd numeroase laboratoare in lume ai céror cercetdtori incearcéd sa
utilizeze teoria functiilor undigoard in domeniul telecomunicatiilor. Se face
compresie cu functii undigoard, codare cu functii undigoard, transmisie
multirezolutie si bineinteles imbunatatirea raportului semnal pe zgomot. Poate
ci principalul avantaj al metodelor de imbunatatire a raportului semnal pe
zgomot bazate pe functii undigoard asupra altor metode de imbunatétire a
raportului semnal pe zgomot (cum sunt de exemplu cele bazate pe filtrarea
adaptiva) este viteza de calcul sporita. Un alt avantaj este cd metodele bazate pe
utilizarea functiilor undigoara realizeazd In mod intrisec i 0 compresie, ceea ce
este deosebit de util, tindnd seama de caracterul foarte redundant al semnalelor
de telecomunicatii (vorbire, imagini).

In acest capitol este evidentiata proprietatea de decorelare pe care o
are transformarea undisoard discretd. Pe baza acestei proprietiti, zgomotul care
perturbi aditiv semnalul util devine in domeniul transformatei undigoard
discreta un zgomot alb. De aceea in domeniul acestei transformate poate fi
utilizata oricare dintre tehnicile de extragere a semnalului util din zgomot alb.
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Se introduce un nou filtru neliniar adaptiv utilizat in domeniul transformatei
undigoarad discretd. Se analizeazi modul in care afecteazd acest sistem
caracteristicile statistice ale semnalelor de la intrarea sa.

In capitolul 5 se prezinta rezultatele experimenale obtinute
aplicdnd metoda de crestere a raportului semnal pe zgomot care a fost elaborata
in capitolul anterior. Se verificid si se dovedeste eficienta utilizdrii metodei
propuse in transmisii numerice si la Radar folosind semnale sintetizate. Metoda
a fost verificata si utilizdnd semnale reale, preluate de la un echipament de
testare a calitd{ii materialelor textile. Aceste semnale au fost obtinute de la
Universitatea din Reims Champagne-Ardenne. Rezultatele aplicirii metodei
propuse in aceastd lucrare sunt comparate cu rezultatele obtinute aplicand alte
metode moderne de crestere a raportului semnal pe zgomot (separare de surse).

Atat pentru sintetizarea semnalelor utile si a celor patru tipuri de
zgomote cdt §i pentru simularea metodei adaptive de imbunititire a RSZ au fost
elaborate cinci programe complexe de simulare in limbajul C.

Ultimul capitol este dedicat prezentarii concluzilor si contributiilor
personale.

Evident chestiunea tratatd va evolua in viitor dar au fost depuse
eforturi ca prezentarea facuta sa evidentieze majoritatea rezultatelor cunoscute
la ora actuala.

Lucrarea are 179 de pagini. Pe parcursul siu sunt citate 242
referinte bibliografice.
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CAPITOLUL 1. INTRODUCERE

Unul dintre dezideratele fundamentale in telecomunicatii este
transmiterea la o distanta c4t mai mare a informatiei care sa poata fi receptionata
corect. Dar informatia este transportatd cu ajutorul semnalelor. In procesul de
transport al informatiei apar inerent semnale nedorite suprapuse peste semnalul
util, care afecteazd continutul informational al semnalelor utile (cele care
poartd informatia). O altd denumire pentru semnalele nedorite este aceea de
zgomote. Intotdeauna la intrarea unui receptor este prezent un amestec de
semnal util i zgomot. Pentru aprecierea partilor de semnal util i de zgomot din
cadrul semnalului de la intrarea receptorului se foloseste asa-numitul raport
semnal pe zgomot, RSZ. Aceastd mirime reprezintd raportul dintre puterea
semnalului util si puterea zgomotului care compun semnalul de la intrarea in
receptor.

Raportul semnal pe zgomot este un indice global al calitatii
semnalului de la intrarea receptorului. Este vorba de unul dintre primii indici
globali utilizati in telecomunicatii si este specific transmisiilor analogice.

In prezent se folosesc tot mai mult sisteme de transmisie mixte care
inglobeaza atdt subsisteme analogice cat si subsisteme numerice. In cazul
transmisiilor numerice se realizeazid o protectie suplimentard la perturbatii
folosind tehnicile de codare. Eficienta acestei protectii este apreciata cu
ajutorul unuj alt indice global, definit ca raportul dintre numarul bitilor eronati
si numarul total de biti, BER. In prezent se obisnuieste ca un sistem de
telecomunicatii sa fie caracterizat de dependenta indicelui BER de la iesire de
raportul RSZ de la intrare. Iatd de ce si in cazul acestor sisteme este importantd
notiunea de raport semnal pe zgomot. Trebuie afirmat ca si in cazul sistemelor
pur numerice se utilizeaza notiunea de RSZ. In acest caz zgomotul este asociat
cu distorsiunile produse de sistemul de prelucrare considerat [Cla.,Mec.’85],
[Duv.’913, [End. Ver.”92], [Naf.,Cam.,Isa.’95], [Wec.’89].

Astfel, RSZ are toate calitdtile unui indice global : simplitate,
universalitate, usurintd de calcul,... dar si toate defectele unui astfel de indice,
dintre care cel maji mare este ci nu caracterizeaza in nici un fel continutul
informational al semnalului util. Oricum, in cazul in care RSZ este mic este
necesara cregterea sa pentru o bund separare a semnalului util de zgomot,

5
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conditie necesara pentru extragerea din semnalul util a informatiei pe care o
poarta.

Sistemele responsabile pentru imbunatatirea raportului semnal pe
zgomot trebuie s@ se comporte selectiv, nelasand si treacd zgomotul si lasand si
treacd semnalul util. Acesta este motivul pentru care se folosesc de obicei filtre
(sisteme cu comportare selectivd in domeniul frecventd). Aceste filtre pot fi
sisteme liniare invariante in timp, sisteme liniare variante in timp sau sisteme
neliniare. Amestecul dintre semnalul util si zgomot poate fi aditiv, multiplicativ
sau de ald naturd. De obicei in studiul sistemelor de telecomunicatii se
utilizeazd modelul aditiv. Avand in vedere facilititile de calcul ale modelului
de semnal de tip zgomot alb (de banda limitatd sau nu), se va folosi pentru
zgomot, preponderent, acest model.

Tehnicile de imbunétatire a raportului semnal pe zgomot prezentate
vor fi exemplificate sugestiv. Nu se va insista asupra rezultatelor experimentale
ce se pot obtine folosind aceste tehnici si nici asupra metodelor de constructie a
sistemelor necesare implementdrii acestor tehnici, dar vor fi citate de fiecare
data lucrari (cu predilectie personale) care prezinti aceste aspecte. Nici
aplicatiile practice ale rezultatelor obtinute nu fac obiectu] acestei teze. Scopul
lucrdrii de fata este doar analiza metodelor de imbunatatire a RSZ prin prisma
teoriei prelucrarii semnalelor.

Orice sistem analogic de telecomunicatii contine cdteva filtre
analogice. Aceste sisteme sunt indispensabile in constructia modulatoarelor,
multiplexoarelor, sistemelor de esantionare, demodulatoarelor etc. Chjar si in
cazul sistemelor mixte (analogice si numerice) utilizarea unor filtre analogice
este indispensabila, mai ales pentru constructia interfetelor analogice (filtre
antialiasing. filtre de reconstructie ...).

_ Fie semnalul x(1), obtinut prin perturbarea aditiva cu zgomot alb de
banda limitata, ny(t), a semnalului util, s(t). Se considera ca banda zgomotului’
este B §i i densitatea sa spectrali de putere este No.

RSZ pentru semnalul x(t) este definit cu relatia :

PS

RSZ1 = P
nB

unde cu P, am notat puterea semnalului util jar ey P.p puterea zgomotului Dupa
cum se vede definitia este valabila pentru semnale s(t) de energie infiniti .dar de
putere fima.

Imbunatatirea raportului semnal
filtrarea semnalului x(1). Astfel. la lesirea
exprimat cu relana :

P€ zgomot, poate fi realizata prin
filtrului se obtine semnalul y(t)

M1 = u(t) + ngy (1)

unde u(:) reprezinia raspunsul filtruluj considerat la semnaly} util s(t) iar npo(t)
: BO

c
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reprezintd raspunsul aceluiagi sistem dar la semnalul aleator ng(t). RSZ la
iesirea filtrului este :

Py
PnBO

RSZo=

Imbunatétirea raportului semnal pe zgomot se poate aprecia prin
valoarea parametrului y definit astfe] :

_RSZ .
RSZ; 1

Admitand ci filtrul este ales in aga fel incét :
Pu=Ps (1.2)

valoarea iTmbunatatirii raportului semnal pe zgomot este :

y = u
PnBo

Densitatea spectrald de putere a semnalului ngy este legatd de
densitatea spectrald de putere a semnalului ng, conform relatiei [Spa.’87] :

2
Do =[H(®)|" - D
unde cu H(w) s-a notat raspunsul in frecventa al filtrului considerat. Deci :
2
P po(@) =Ny - lH(CO)I

Rezultd valorile pentru puterea semnalului aleator de la intrare :

P == [y @ (@) do =on fdo = o (13)
si puterea semnalului aleator de la iesire :
1 2 Ny 2
Pogo =~ [z No - [H(o)[" do = f[H(©@)[" do (1.4)

imbunété‘girea raportului semnal pe zgomot este deci :
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Deoarece  este adimensional, rezultd ci numitorul membrului drept al ultimei
relatii are dimensiune de frecventa. De aceea el poartd numele de bandi
echivalenta de zgomot a filtrului cu raspunsul in frecventd H(w). Deci filtrul cu
raspunsul in frecventd H(w) trebuie proiectat in asa fel incat banda de trecere a
filtrului sa contina banda semnalului uti s(t) (prin urmare aceasta trebuie s3 fie
cunoscutd) si si aibd o bandi echivalents de zgomot cit mai mica.

Se observa astfel importanta cunoasterii benzii echivalente de
zgomot a filtrelor analogice.

Se pune problema determinarii raspunsului la impuls h(t) al acelui
sistem care maximizeazi RSZ la iesirea sa la momentul T cand la intrarea sa
este adus semnalul :

x(t) = s(t) + n(t)
unde n(t) este un zgomot stationar cu densitate spectrala de putere @, (w).
Avand in vedere enuntul problemei, RSZ trebuie redefinit in asa fel

Incat el sd devina o functie de timp. Se va considera ca semnalul s(t) este de
energie finitd. Pentru semnalul y(t) :

(1) = u(t) + ny (1)

de la iesirea filtrului cu raspunsul la impuls h(t), se defineste cu formula:

_[wp

Pno

RSZo

Pentru puterea semnalului aleator de la iesire vom avea :

TIH@)P - 0 (0)do

-0

PI]O: ’)T[

Expresia semnalului util de la iesire fiind :
u(t)=s(t) * h(t) = [s(1)-h(t-1)de
valoarea lui u(t) In momentul T este :

w(T)= [s(1) -h(T-1)dz

-0
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sau, pe baza transformarii Fourier inverse :

w(T) = ziﬂ - a} H(o) - S(w) - T do

2 (1 2 e
b =(5.] |1

[H(0) S(0)-e*T do

De aceea :
2

lar expresia RSZ la iegire devine :

2
[H()-S(0) T do

sz Ik
2n o

E_@H(w)ﬁ-@n(w) do

RSZ, = (1.6)

Este binecunoscuti inegalitatea lui Schwartz :

2 [se] =]
s( I|A(m)12~dm] ( IIB(m)[Z-dm]

o])‘A((D)-B*(m) dw

Fie:

1
A(0) = H(w) [®q(0)]2

B'(0)=S(@) ¢ -[@, (o) ]‘%

Ultima inegalitate devine :

2 o0 .
s[ [ 1H@) | @n (@) dmj{ [ S )

1 He)S(@)e do| <] | Da(@)]

Folosind aceasta inegalitate, pentru relatia (1.6) avem :

1.7)

S-a obtinut in acest mod valoarea maxima a RSZ la iesirea filtrului
cu raspuns la impuls h(t), la momentul T, pentru semnalul de intrare s(t). Dupa

o
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1T IS@FP

RSZo <
21 1 @n (o))

(1.7)

S-a obtinut in acest mod valoarea maxima a RSZ la iesirea filtrului
cu raspuns la impuls h(t), la momentul T, pentru semnalul de intrare s(t). Dupa
cum se stie, semnul egal in inegalitatea lui Schwartz se obtine pentru :

A(0) =K B(w)

unde K este o constanta. Aceastd relatie se mai scrie :

=K 8" (0)-e7T [[cbn(w)]* T%

0o —

H(0) - [®4 () ]
Deci :
* —-joT
H(e) = M
NOW:
adici :

) LQ* L a—joT
H(@)=K-§"(0) e T |, (o) = X5 @) e 2
|y (0)]

S-a obtinut astfel raspunsul In frecventa al filtrului care
maximizeazd RSZ al semnalului y(t) la momentul T, cu exceptia unei constante
multiplicative.

Dupa cum se vede, acest raspuns in frecventa depinde de spectrul
semnalului determinist s(t) de la intrare si de densitatea spectrald de putere a
zgomotului n(t) de la intrare. Cunoscind deci aceste caracteristici ale
semnalului de intrare se poate determina raspunsul in frecventd H(w). Sistemul
cu acest raspuns In frecventa se numeste filtru adaptat la semnalul x(t).

In continuare se determini raspunsul in frecventd al unui filtry
adaptat la un semnal cu componenta aleatoare zgomot alb, avand densitatea
spectrald de putere Nj :

D, (@)=N,

Rezultj ;

K i
H(o)=-—-S"(0)-e™ T

10
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h(t)=N£-s(T—t)
0

Réspunsul acestui sistem la semnalul s(t) este :
K [2e]
u(t) =h(t) *s(t) = — Is(‘c)-s(T—t+‘t)d‘t=£-Rs(t—T)
NO -0 NO
si deci proportional cu autocorelatia semnalului s(t). Dec; :
K
WT)=—"Rs(®2ut) ,(v)teR-{T}
No
Valoarea maximéa a RSZ devine in acest caz :
11 <% 2 E
RSZjy oy =— — [S(0)]* doo = —
0 max I No .OJ;] ( )] No (1.8)

unde cu E s-a notat energia semnalului s(t). Dependenta de timp a RSZ este in
acest caz :

[K-Ng'R(t-DF R, ¢t-T)P

o [K*NG?IS(0)]* N, do

Dacd pentru constanta K se alege valoarea Ny, expresia raspunsului in frecventa
al filtrului adaptat devine :

H(o)=S*(0) e T
iar raspunsul la impuls al acestui filtru este :
h()y=s(t-T)

Pentru ca filtrul adaptat s se poata construi este necesar ca el si fie
cauzal. Avem astfel :

h(t)=0 , Vt<0 =ut)=0, Vt<0 (1.9)

Acceptand cd durata semnalului determinist de intrare este t;:

11
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s(t)=0 , Vt g[0,tg]

s1 tindnd seama ca Ry(t) se obtine ca si rezultat al convolutiei intre s(t) si s(-t),
care au suporturile [ 0, to ] si [ -tg, 0 ], rezultd ca suportul lui Ry(t) este [ ~to, to].
De aceea suportul lui u(t) este: [ -t¢+T, to+T ]. Tinind seama de conditia (1.9)
rezulta ca :

Deci se pot construi filtre adaptate doar pentru semnale de durati limitata iar
momentul la care se maximizeazd RSZ nu poate apare decat dupi terminarea
semnalului s(t). Aceastd constatare exclude utilizarea filtrelor adaptate in
aplicatiile de timp real. Motivul expus mai sus implici de obicei ca filtrele
adaptate sd nu poatd fi construite exact, dar pot fi construite filtre ale caror
caracteristici sd aproximeze caracteristicile filtrelor adaptate. Filtrele adaptate se
utilizeaza In constructia detectoarelor optimale .

In continuare se va demonstra ca filtrele adaptate pot fi utilizate si
in scopul separdrii in domeniul timp a unor semnale diferite deoarece
imbunitatesc rezolutia temporald a capacitatii de separare a doud impulsuri
apropiate. Fard filtrare adaptatd aceastd rezolutie este aproximativ egala cu
durata ty a primului impuls. Dupa filtrarea adaptati, avand un semnal de tip
impuls cu durata t,, rezolutia temporald este determinata de durata autocorelatiei
impulsului 1, care, conform [Cou.’84], este invers proportionald cu banda
efectivd a semnalului, notatd cu B,. Este clar ci pentru semnale de banda largd
este valabila relatia:

1
—<t,

B

Deci folosind filtrarea adaptati se poate imbunitifi rezoluia temporald
considerata, cu atdt mai mult cu cat semnalul considerat este de banda mai larga.
Este de exemplu cazul semnalelor de tip "chirp" sau al celor pseudoaleatoare.
Semnalul de tip "chirp" sta la baza aplicatiilor din radiolocatie. Calculul valorii
maxime a RSZ la iesirea unui filtru adaptat la semnal "chirp" este prezentat in
(Isa.’95].

Un exemplu de semnal des intalnit in telecomunicatii este semnalul
dreptunghiular. Pentru determinarea unui filtru adaptat la impuls dreptunghiular
considerdm expresia analiticd a impulsului dreptunghiular avand o durata to :

s<t)=A.[c[t+%°)_c(t_t2_oH

12
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E=A%t,

Réspunsul la impuls al filtrului adaptat la acest semnal este pentru, K =1 :

h(t)=A'[G(T—t+t—0)—c(”f_t_t_0)}
2 2

Dar acesta este rdaspunsul la impuls al unui integrator ideal care poate fi
aproximat printr-un filtru trece jos RC de ordinul I, cu réspunsul in frecventi :

1

H(0) = ————
© 1 + joRC

avand raspunsul la impuls h(t) dat de relatia :

h(t) = Ric-e_ﬁ -o(t)

Raspunsul indicial al aceluiagi sistem este :
( _t
r(t)= L1 -e RC 1.g(t)
De aceea raspunsul filtrului RC trece jos de ordinul I la semnalul s(t) este :

s g4

Se observa cd momentul la care [u(t)] este maxim este T=ty/2,
valoarea la acest moment fiind :

to

wT=A r(ty)=A-{1-e RC

De aceea :

Y
[u(T)]” = A2 {l—e RC]

Calculdm valoarea puterii zgomotului la iesirea integratorului RC :
13
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1 1 No 1 % du
—_ . . do) —_— e — =
P o _il © otrc 2n RC _il + 2
:M.L.arctgu I =__N_0.
2n RC 1 2RC

Deci valoarea maxima a RSZ la iesirea integratorului RC rezulta :

) )’
A2-|1 —eRC 2RCA?|1 —e RC

RSZop= =
0 Ny No

Valoarea maximi a RSZ la iesirea filtrului adaptat la dreptunghi este conform
relatiei (1.8) :
E A%t
RSZOmax = N_ = N ¢
0 0

Deci, facénd raportul intre imbunatdtirea RSZ la iesirea integratorului si
imbunitétirea RSZ la iesirea filtrului adaptat, avem :

2
_to
2RCA?.[1-e RC
RSZ, _ No _
RSZOm;:.\ NO A2 . tO
; 2
_to
:2.R_C. l1-e RC
to

Conform calculelor prezentate in {Isa.’95], pentru valoarea :
Lo 95
RC

se obtine valoarea maxima a acestui raport :

RSZ, _ 2

——=—-(1 —e‘I'ZS)2 =0,816
RSZy. .. 1,25

cu alte cuvinte, aproximarea filtrului adaptat la dreptunghi printr-un filtru trece

14
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jos de ordinul I cu constanta de timp de 1,25 ori mai mica decat durata

dreptunghiului conduce la o scidere a valorii maxime a RSZ la iesire de doar
0,88 dB.

OBSERVATII

O1. De obicei problema zgomotului colorat, care perturba semnalul de intrare,
poate fi redusd la problema mai simpld a zgomotului alb prin prefiltrarea
semnalului de prelucrat x(t) cu un filtru de albire. Constructia unor astfel de
filtre este prezentatd de exemplu in [Wha.’71].

02. Desi, in general, filtrele adaptate sunt nerealizabile, ele pot fi bine
aproximate cu filtre fizic realizabile.

03. Principala aplicatie a filtrelor adaptate este In detectia optimald a
semnalelor de form& cunoscutd, perturbate aditiv. Acest lucru se datoreaza
faptului c¢& la momentul T se poate lua relativ usor decizia referitoare la
prezenta semnalului s(t) la intrare, deoarece RSZ la iesire este maxim si
rezolutia temporala la iegire este superioard celei de la intrare (durata efectiva a
semnalului u(t) este inferioard celei a semnalului s(t)).

O4. Din pacate forma semnalului u(t) nu este de loc aseméandtoare formei
semnalului s(t). In aplicatiile in care se doreste si nu se afecteze forma
semnalului trebuiesc folosite altfel de filtre (Wiener, Kalman sau Bucy).

05. Alte modalitati de imbunatdtire a RSZ se bazeaza pe calculul functiei de
corelatie sau a '"cepstrului" semnalului x(t) [Spa.’87] sau pe utilizarea
intercorelatoarelor sincrone (amplificatoare sincrone) [Cou.’84].

Una dintre tendintele cele mai moderne in prelucrarea semnalelor
este inlocuirea sistemelor analogice cu sisteme digitale. Sisternul analogic este
inlocuit cu sistemul realizat prin conectarea in cascada a unui convertor analog
numeric cu un filtru digital $i cu un convertor numeric analogic. Semnalul de
prelucrat este esantionat obtindndu-se secventa de la intrarea filtrului numeric.
Prin cresterea RSZ (ca urmare a filtrarii digitale) a semnalului in timp discret se
obtine o crestere a RSZ a semnalului de la iesirea convertorului numeric
analogic. Erorile specifice conversiei analog numerice (eroare de esantionare,
eroare de cuantizare) pot f1 privite ca §i zgomot suplimentar care afecteaza
aditiv semnalul util. Evident ci si acestea pot fi diminuate prin filtrare digitala.

Considerand problema imbunatatirii RSZ pentru semnalele in timp discret
prin filtrare numerica liniard, fie semnalul :

x[n]=s[n]+np[n]

unde s[n] este un semnal determinist de putere finitd iar np[n] este un zgomot
alb de banda limitata B si de densitate spectrald de putere Ny. Prin filtrarea
semnalului x[n] cu sistemul cu raspuns la impuls h[n] se obtine semnalul y[n} :
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y[n]= u[n] +ngy[n]

unde :
u[n]=s[n] * h[n]

D50 (Q) = @5 (Q) | HOQ)P

[Bel.’90], [Cou.’84], [DeS.Isa.’93], [Naf.,Cam.,Isa.’95]. La intrarea filtrului
avem RSZ dat de relatia :

RSZ;i= Ps
u
iar la iegire avem :
RSZo =2
npo
imbunatatirea RSZ fiind :
_RSZ¢_Pu Pu
RSZ;  Ps Papo

Daca filtrul este proiectat astfel incét :

Pu=Ps
atunci Iimbunétitirea RSZ este :

y=Ln_

PuBo
Dar :
1 T
=—- [N, dQ=N
Pns . 1{ 0 0
L7 2.4 No | 2
Poao=7—" | No/ HQ)"dQ="2" [|H(Q)[’dQ
2n 2n

de aceea :

16
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y = No _ 27

II H(Q) [dQ Jl H(Q) PdQ

-n

Numitorul membrului drept poartd numele de banda echivalenta de
zgomot a sistemului cu raspunsul In frecventd H(Q). Similar cu consideratiile
prezentate pentru un filtru adaptat la un semnalul analogic, in [Isa.’95] este
rezolvata problema raspunsului la impuls h[n] al sistemului care maximizeazi
RSZ de la iegirea sa, la momentul N, cand la intrare avem un zgomot stationar
suprapus aditiv peste semnalul util. Considerdnd pentru zgomot un semnal
aleator cu densitatea spectrald de putere @,(€2), valoarea maxima a RSZ la
iesirea filtrului cu raspuns la impuls h[n] este :

s@f

o 1
RSZ, < j I (Q)

27t

Pentru raspunsul in frecventa al filtrului care maximizeazd RSZ al semnalului
de la intrare la momentul N vom avea :

H(Q)=K-S$'(Q)-e ™ [0, ()]

Dacd avem zgomot alb :
D, (Q)=N,

raspunsul in frecventd al unui filtru adaptat la un semnal cu componentd
aleatoare de tip zgomot alb este :

H(C2) :NE-S*(Q)-e“jQNO
0

Alegand pentru constanta K valoarea N, expresia raspunsului in
frecventd al filtrului adaptat devine :

H(Q) =S*(Q)-e N

iar raspunsul la impuls al acestui filtru este :

Se cunosc numeroase exemple de filtre adaptate la semnale in timp discret. O
parte din acestea sunt prezentate in [Kun.'86], -[Opp.,Sch.’75] sau -
[DeS.,Isa.”92].
17
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CAPITOLUL 2. IMBUNATATIREA RSZ PRIN
FILTRARE LINIARA

Din cele prezentate in primul capitol se deduce importanta
cunoasterii benzii echivalente de zgomot a filtrelor.

2.1. O noui modalitate de estimare a benzii echivalente
de zgomot a unor filtre trece jos realizabile

In continuare se considera ca semnalul sg(t) este de banda limitata si
ca spectrul sdu are o valoare nenulé la @ = 0 (adicd avem un semnal de tip "trece
jos"). In acest caz H(w) trebuie si caracterizeze un filtru trece Jos. Dupa cum se

stie cel mai {recvent se utilizeaza filtre trece jos de tip Butterworth, Cebisev sau
Bessel.

Raspunsul 1n frecventd al unui filtru de tip Butterworth, cu pulsatia
de tiere de 1 rad/s, de ordinul n, are proprietatea :

1
1+ 2" 2.1

H(w)” =

In continuare se va aprecia banda echivalenta de zgomot a unor filtre
de tip Butterworth de diferite ordine.

Pentrun =1 relatia (2.1) devine :

2_ 1

Banda echivalentd de zgomot a filtrului cu acest raspuns in frecventi
este : ’
@«
=arctgo | =x

-0

le = ”Hl(m)!zdm

-0

< do
*_<,J;1+co2
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In aceasta relatie s-a considerat ca semnalul n(t) este un zgomot alb

de banda nelimitata. In ipotezele capitolului anterior (semnalul ng(t) zgomot alb
de banda limitata, B), s-ar fi obtinut :

B B
2 2
do
B, = =arctg® | =2arctg—
“ ]'L 1+ 2 ]B
2 2
Pentru n =2, relatia (2.1) devine :
1
H, (o) =
)=
In aceasta relatie membrul drept se poate scrie :
1 1 ® 1 1

= — . +—-. +
1+t 22 0 —2o+1 2 0? -V20+1

1 0) 1 1
+ . +_.
242 0 +20+1 2 o2 +20+1

Banda echivalentd de zgomot a filtrului cu acest raspuns in frecventa
este :

+
—
Niw'—u‘\’lw

do +
o2 -V2e+1

1 2_[ odo
5ol —\20+1 2
2

SR Re)
|

L f odo
242 o +20+1

2

do
m2+«/§co+1

+

b [ —
N | e—

Prima integrald din membrul drept se poate calcula astfel :

| w
{les]

B

2f o do =lzj-(2co—x/§)da)+£2j do
B0’ —20+1 23 0% -20+1 2 pol-2o+l
2 2 .B

2
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In continuare, se calculeaza pe rand :

B
B
J»(Z(o \/_)d(x)_1 ‘co \/_co+12 B 2-—2\/§B+4
B —Po+1 2+2«/§B+4
si:
b . ﬁB B V2 B 2
> _Ne 2_2z 2 Ne
| 2 2 2 2 2
= ==a4/2 1 — top-<—— <=
L . J_@+1 =2 2arctg 1 _% arctg I arctg I
2

2 N NF

Se deduce analog :

-——+
do = 2 2 2 2

2 | arct —arctg—=—=—

o® +/20+1 S ® !

2 2

w|t:x:l'—-'\’|m

Ultima integrald din relatia de calcul pentru B, se descompune in modul

urmator :
B B
2{ o do 12(2(D+\/_)d60 £2,[ do
o’ 24 0+l 2 B0’ +V20+1 2 o’+V20+1
2 ;

0o

2

pentru care avem :

- wlw

B
Qo ++2)do _, > B* +242B +4
———=—=In B:In—z—\
_Eoo'+x/§oa+1 - B? -2+2B +4
2

Inlocuind toate aceste rezultate in relatia de calcul a benzii echivalente de
zgomot, forma finald pentru aceasta este :
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1 [ B*-2V2B4 ] 1 ( B ) [B j
B rctgl — —1 |+ —=arctg| — +1
N e PN M s WO AL W
Dacd se considerd cd n(t) este zgomot alb de bandd nelimitat,

_? i 1o|B2=242B+4|
*aae 2«f BT 2VaB |

atunci :

1 + W B

i

+ —\%arctg(% - 1] + Vl_famtg(% + IJ} = ﬁ

Se observa astfel ca daca se creste ordinul filtrului de 1a 1 1a 2, banda
sa echivalenta de zgomot scade de ~/2 ori.

Fara Indoiald cd n poate fi crescut In continuare dar integralele care
trebuiesc calculate conduc la calcule mult mai laborioase. De aceea in continuare
se prezintd nigte margini (superioard si inferioard) pentru benzile echivalente de
zgomot ale filtrelor Butterworth de diferite ordine. Pentru valori exacte, obtinute
prin integrare, se poate consulta articolul [Naf.’92].

in figura 2.1a) este prezentatd caracteristica de modul a raspunsului
in frecventa a unui filtru Butteworth de ordinul n.

In figura 2.1 b). este prezentat graficul functiei ‘H(co)‘z. Curbele

notate cu Il din cele doud figuri reprezinta caracte-risticile reale iar curbele notate
cu I sunt caracteristicile asimptotice. Curbele notate cu III au fost obtinute trasdnd
paralele la caracteristicile asimptotice prin punctul (0,-3dB) in cazul figurii 2.1a)
si prin punctul (0, -6dB) in cazul figurii 2.1b). Observand figura 2.1a) se poate
scrie

0, w<l

2010g|HI((0)!={_ 20nloge, o>1 (2.2)

20 log| H(w)| <20 log| H, (o)
sau :
20 log | H(w)P < 20 logH; (o)’

Dar pe baza relatiei (2.2), se poate scrie:

0, w<l

2 _
2010g|H1(0))‘ - {_ 40nlogw, w>1

21
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astfel ca 20 log |HI (0 ){2 reprezintd tocmai curba I din figura 2.1b).

20 log/H(e)| * 20 loglH(w){*
[dB] log ® [dB] log ®
I ~
N 3 i N\
E—— \
-3 III \
AN 11T
-6
\
a).

b).

Figura 2.1 a). Caracteristica de modul a raspunsului in frecventa a
unui filtru Butterworth de ordinul n;

). caracteristica 20 Iong(a))]2 pentru un filtru Butterworth de ordinul n.

Trecind de la coordonatele logaritmice la coordonate liniare, constatim

1, o<l
[H, (w)) —{ o
o

o>l (2.3)

Ho) <H (o) (24)

Graficele acestor functii sunt prezentate in figura 2.2.
Pe baza relatiilor (2.3) si (2.4) se poate scrie :

B
B <

H; (o) do =2 ﬂH (@) do

i

care pentru B > 2 devine :
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0w

B
1 2 1
B.<2( [do+ [0 *do)=2{1+——¢ 2

(E)—Znﬂ 2(B)—2n+l
2 1 _ 4n 2

+ = —_
1-2n 2n-1 2n-—1 2n—1

=2/ 1+

S-a obtinut astfel ca marginea superioard a benzii echivalente de
zgomot a unui filtru trece jos Butterworth de ordinul n are expresia :

-2n+]
w 13
Bz no_

W Ton 1 2n-1

[H(w)

/S T =TT T
/

/[
/ 1

<

A
e

.
N

<

1
<
e

Figura 2.2. O majorantd, I i o minoranta, II, pentru

H(w)|’, notata cu II

caracleristica

Daci se considerd cazul in care B—oo (n(t) este zgomot alb de bandi nelimitata),
atunci :

4n

Brsw =507
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Revenind la figura 2.1a) notdm cu Hy(w) caracteristica de modul a
raspunsului in frecventa a unui filtru Butterworth de ordin n ideal care minoreaza

caracteristica de modul H(w) pentru filtrul real. Se observa din figurd cd putem
scrie atat

-3, o<l
20log | Hyy(w)[=
—20nlogw -3, w>1

catsi:
20 log] H(w) [2 20 log| Hyy(0)|
sau :
20 log| H(w)[* 2 20 log| Hyyy(w)|*
In aceasta ultima relatie, conform notatiei din relatia (2.2), avem :

. . -6, <1
20logjHyy () |"=
—40nlogw -6, o>1

Se constatd astfel ca 20 log |H , (0)|* reprezintd tocmai curba IIT din

figura 2.1b). Trecéind de la coordonatele logaritmice la coordonate liniare, pentru
ultima relatie obtinem :

1
5 E, o<1
l I_IIH((D)I = -2n

, ©>1
Se mai observa ca :
1
|H111(03)|2 = EIHI (®)|2

Membrul sting al acestei relatii reprezinta curba III iar membrul drept - curba I
din figura 1.2. Deci :
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1
) 2 [Hu ()

si prin urmare :

| @

2 1
Bz |HIII((D)| do = EBZsup

v
|

S-a obtinut astfe] si marginea inferioard a benzii echivalente de
zgomot a unui filtru trece jos Butterworth de ordinul n :

B -2n+1
2(—)
4n 2

2n-1 2n—-1

Bz

inf =

B | =

Cand B—w expresia marginii inferioare devine :

2n
2n-1

Bzinf =

S-a demonstrat asadar ca :

Bzyr <Bz<Bzy,

Trecand la limitd In aceasta relatie pentru n — oo, se obtine :
1<Bz<2

Valoarea relativ mare a lui Bz;, aratd ca utilizarea filtrarii liniare nu conduce la
rezultate remercabile atunci cind RSZ al semnalului de prelucrat este mic. De

aceea in aceste situatii se recomanda utilizarea filtrelor neliniare [Ana.,Ven.’89],
[Isa.Isa. ’92].

OBSERVATII

O1. Dacid pulsatia de tiiere o iiltrujui Butterworth ar fi fost ©g (w, diferit de 1)
atunci s-ar fi obtinut :
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Bz, =20 Oarctg—zlg—

o
B B
Bz, =0, 1 .ln‘w2+«/§m+l 200 + 20 arctg V2w | 200
22 |t -20+1| B 242 1-0?| B
200 2w¢

Aceste relatii pot fi obtinute §i prin particularizarile n = 1 si respectivn = 2 in
relatia (8) din [Naf. *92].

B B
@g 2 _7 i 5 15
Bz,=2| [do+ [o™"do |=2{0g+ —en
0 Wo 1- (.I)O
B
2
Bz, =| 0, + L ool
1-2n 0y
S(w)
M) o e !
Lt . a
S 2m 4m Or oy ®
T T T
H(w) "
) :
/ /
i o
|
U(w)?
e _
1
T o)
(IR
o 2n 4m om ®
T T T

Figura 2.3. Imbuntatirea raportului semnal pe zgomot
pentru un semnal periodic, prin filtrare.
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02. Caracteristicile asimptotice depind doar de ordinul filtrului si nu de tipul de
aproximare utilizat. De aceea marginea Bz este aceeasi si pentru filtrele de tip
Bessel. Se poate determina i pentru acest tip de aproximatie o margine inferioara
pentru banda de zgomot, numai ci expresia acestei va fi diferiti de Bz; deoarece
intersectia caracteristicii reale (curba II din figura 2.1a)), in cazul aproximarii de
tip Bessel nu mai are coordonatele (0, -3dB) , ci depinde de ordinul filtrului.
Metoda propusa ar putea fi utilizatd si in cazul aproximarii de tip Cebisev chiar
daca, in acesl caz, caracteristica real (curba II din figura 2.1a)) oscileazi in jurul
caracteristicii asimptotice (curba I) in banda de trecere. Avand in vedere insa ci
amplitudinea oscilatiilor este micé, metoda propusi conduce la rezultate bune.
03. Metoda de estimare a benzii echivalente de zgomot poate fi generalizatd cu
usurintd si pentru cazul filtrelor de tip trece sus, trece bandi sau opreste banda,
prin transformari de variabila.
04. O categorie de semnale deterministe de putere finitd este cea formati din
semnale periodice. In figura 2.3 se prezintd un exemplu de Imbunititire a
raportului semnal pe zgomot al unui semnal periodic, prin filtrare.

Se observa ci, in exemplul considerat, relatia (1.2) este satisfacuta.
De asemenea avem determinatd puterea semnalului aleator de la intrare conform
relatiei (1.3) :

~ Nog
PnB _ZB

s1 puterea semnalului aleator de la iesire corespunzator relatiei (1.4) :

—No
Py = E,;(DM
iar raportul semnal pe zgomot este :
Nog
yo=2h = 2
- NO OJM
2n

Existd o categorie de filtre analogice, filtrele transversale, prin a
céror utilizare raportul semnal pe zgomot poate fi imbunatatit si mai mult. Un
exemplu este prezentat in figura 2.4.

Considerand cd semnalul x(t) este acelasi ca si in cazul exemplului
din figura 2.3, pentru tipul de fiitru din figura 2.4, se obtine :
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4
Noo C
27
Hp(w)
2 B @
. T T
q)nD lt.w), N\ |
1 C
i ' ,
2 an B ®
T T

Figura 2.4. Un exemplu de utilizare a filtrelor transversale pentru imbunatatirea
raportului semnal pe zgomot in cazul semnalelor periodice.

Deoarece aria haguratd in figura 2.4 (de valoare C) este inferioard
ariel dreptunghiului de baza B si Indltime 1, se poate scrie :

C<B
si deci :

X4 > 75 (pentru oy =B)
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2.2. Utilizarea filtrelor transversale pentru prelucrarea semnalelor
periodice

Dupé cum s-a vézut in ultima observatie din paragraful precedent,
in cazul semnalelor periodice filtrele transversale sunt superioare filtrelor
clasice, din punct de vedere al imbunatatirii raportului semnal pe zgomot.

In figura 2.5 se prezintd schema bloc a unui filtru transversal
analogic.

N oy B i B o B

a;X(t-1) ayx(t-n1)

y(t)

Figura 2.5. Schema bloc a unui filtru transversal.

Se cunoaste legatura dintre semnalele de intrare si de iesire :
¥ =apx(t) Tax(t—1)+ax(t-21)+...+a,x(t—nt)
Luénd transformata Fourier In cei doi membrii ai acestei relatii, se obtine :
Y(0) = ay X(0) +a;-e 7 X(@) + ... + a, ¢ "X ()
Deci raspunsul in frecventa al filtrului transversal analogic este :

Y(o) _

n [ 2=m 21
—~ =Hi(@)= Y a el fF=H (m+—]
X(0) 1 kgo ke \ rJ T -
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$1 se observa ca raspunsul in frecventd al unui filtru analogic transversal este o
functie periodica (ceea ce justifica si graficele din figura 2.4). Daci se impune
conditia :

1
n+1

a, = ,k=ﬁ

sistemul ob{inut se numeste mediator analogic si are raspunsul In frecventa :

_ 1 1- —jo(n+)t
H, (m)-— S ik -
+1,.5, n+l -giov

sau

. T
n_ sin [(n+l)m5}

H.(0) = 1 o
,rm)—n+1e — (2.5)
sin ©—
2
Facand notatia :
0T
X =—
2
se observa ca :
i o1 . sin {(n+1)x
”r(l —] = 111]1“._] =
| T n+1,59 sin x

Astfel spectrul de amplitudini al semnalelor periodice, de perioada T, este
neafectat de prelucrarea acestor semnale cu mediatorul analogic.

In cazul in care la intrarea unui astfel de sistem este adus un
zgomot alb np(t), de banda limitata B si care are media nula, la i lesirea acestui
sistem se obtine un semnal aleator stationar si ergodic, npo(t). Media acestuia se
calculeazd tindnd seama ca operatorul de mediere statistici E{ } este liniar.
Rezulta :

1 1 &
E{nao(t)}zE{n+l }=—1§ {nB(t-kt}

$i pentru ca ny(t) este stationar avem in continuare :
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1 n
E {ngo (0} =—— . 0=0
k=0

Dispersia semnalului ngy(t) este :

2
E {n%ao(t)}=EH > nB(t-kr)} } =
n¥l g=o

—

- ZnB(t—kI)+ IZ]: lZ]:nB(t—k'c)nB(t—lr)

m+1)" S k=0 1=0,
I=k
1 n
(n+1)2kZOE{nB(t o)+ 12}§OE{nB(t—kr)nB(t—kt)} 26)
(PnB((D)
Ny
©
B B
2 2

Figura 2.6. Densitatea spectrala de putere a unui zgomot alb de banda limitaté.

Dar :

E {(n}(t-k1) }=0; =R, . (0)=P,_

ngng

In figura 2.6 se prezintd densitatea spectrald de putere, @up, a
semnalului ng(t). Autocorelatia acestui semnal aleator este :

BUPT



B B B
2 =

5 B .B
2 . .12 j=t -j=t
Rn N (t)= Ng '[e_](.l)[do)z NO J'd(ejmt)z NO eJO)[ — NO e2 —e 2 —
B8 2 5 27t 3 2mjt B 2mjt

—_— _5 -

2

. . B . Bt
2 —t —
_NO Jsm2 No .. Bt Ny B sin 5
=== sin—=""2.= £
2mjt mt 2 © 2 Bt
2
Se constata ci :
27
RanB(kg) =0 (V)k eZ - {0} @7

In cazul in care banda zgomotului alb, B, este un multiplu intreg al
pulsatiei &y = 21, conform relatiei (2.3) se obtine :

Ef{ng(t-kt)ng(t-l1)} = Ry -K)1)= Rong ((1 - k)Z_‘n) =
o

2n
=Ryn, ((l - k)pg) =0
Deci, daci se respecta conditia :

B=paw,, peZ-{0} (2.8)

atunci relatia (2.6) devine :

_ 2 _ Pa
Frop = E{ria(0} =2 29)

Prin urmare se poate afirma cé, daci la intrarea unui mediator analogic se aduce
semnalul x(t) :

X(t) = s(t) + n(t)

unde s(t) este un semnal periodic de perioadi t si n(t) un zgomot alb de banda
limitatd, B, si se respectd conditia (2.8), atunci la iesirea mediatoruluj se obtine
un semnal y(t) :
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y(t) = u(t) + ngy(t)

cu Py =P, si o imbunatitire a raportului semnal pe zgomot de :

X:

s~

nBo
sau, folosind relatia (2.9) :

X =n+1 (2.10)

Se constata ca imbunétitirea raportului semnal pe zgomot obtinuti
astfel este egald cu numdrul liniilor de Intarziere ale filtrului transversal folosit.

OBSERVATII
O1. Avand in vedere ca p din conditia (2.8) poate fi orice numar intreg nenul,
aceasta conditie nu este prea restrictiva.
02. Relaiia (2.10) aratd ca imbunatitirea raportului semnal pe zgomot introdusa
cu metoda descrisa poate fi oricat de mare, principala limitare fiind impusi de
complexitatea sistemului de filtrare obtinut.
O3. Caracteristica de fazd a mediatorului analogic (relatia (2.5)) este liniara pe
portiuni. Deci o datd cu cresterea ordinului filtrului transversal va creste si
intarzierea introdusi de acesta.
O4. Constructia unor sisteme de acest tip este dificila datorita dificultatii cu
care se construiesc liniile de intdrziere analogice. De obicei filtrele transversale
analogice se construiesc cu ajutorul filtrelor transversale numerice [Naf,,
Isa.’91] sau cu ajutorul dispozitivelor de transfer de sarcini [Eze.,Jen.’92].
Liniile de intdrziere pot fi realizate si cu ajutorul filtrelor trece tot.
OS. Filtrul transversal este una din structurile de bazi folosite in constructia
sistemelor cu parametrii variabili in timp, ca de exemplu a filtrelor adaptive.
Aceastd observatie este importantd deoarece nici un semnal intdlnit in
telecomunicatii nu este pur periodic. Multe semnale cvasistationare (folosite
frecvent in telecomunicatii) pot fi privite insid ca o succesiune de semnale
periodice pe portiuni. Raportul semnal pe zgomot in aceste cazuri poate fi
crescut prin utilizarea unor filtre transversale cu parametrii variabili in timp.
06. Performanta specificatd de relatia (2.10) este atinsd doar daci zgomotul
care trebuie Inlaturat este alb. De indatd ce aceastid conditie nu mai este
indeplinitd performantele filtrului transversal devin mai slabe.
O7. Este evident cd, pentru constructia filtrului transversal este necesari
cunoasterea perioadei semnalului s(t), t. Din picate aceastd mirime nu este
intotdeauna cunoscuta. in aceste cazuri poate fi utilizati detectia sincrona.
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o

BUPT



2.3. Benzi echivalente de zgomot ale unor filtre numerice

In {Isa’95] s-au calculat benzile echivalente de zgomot pentru
céteva filtre numerice cu raspuns finit la impuls (RFI) de diferite ordine. In
aceeasi referintd bibliografica s-au propus si etape de proiectare a filtrelor RFI
sl s-au facut aprecieri asupra benzilor echivalente de zgomot pentru un filtru
numeric cu raspuns infinit la impuls (RII). In continuare se prezintd doar
calculele pentru benzile echivalente de zgomot pentru filtrele numerice RFI de
ordinul N si pentru filtrul RII de ordinul I.

2.3.1. Filtru RFI de ordinul N

Ecuatia cu diferente finite care descrie functionarea unui filtru RFI
de ordinul N este cunoscuti ca fiind :

y[n] =agx[n] +a;x[n—-1] + ... + ayx[n—N]
Raspunsul In frecventa al acestui sistem va fi :
H(Q) = ag + ale"jQ +..t aNe_jNQ
adica :
H(Q)=a, +a cos Q +.+aycos NQ — j(a;sin Q +...+asinNQ)

si avem in continuare :
2 : :
[H(Q),” = (ag +a;c0s Q + +..4aycos NQ)> + (a;sin Q +..+aysinNQ)?

ceea ce se mai poate scrie si sub forma :

2

HQ) = { 3 a, cos(kQ):IZ . [ éoak sin(kQ)} @10

k=0
Calculdm separat cele doud sume :

{% ay cos(kQ)T = %aﬁ cos” (kQ) + i

aja; cos(kQ)cos(1Q2)
k=1 k=0 1=0,

LMz
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aya; sin(kQ)sin(1Q)

M=z

1
k

L

2 N N
L sin kQ} Zaksm ( Q)+,z
k=1 k=1

S

Lk=0
s1, revenind la relatia (2.11), avem
5 N

HQ)|” = Yai (sin®kQ + cos?kQ) +

akal [cos(kQ) cos(1Q2) + sin(kQ)sin(lQ)]

M=z

-3

k=1

¥
L)

sau :
. » N, N
|H(Q)| = Zak+kz_: | akalcos(k—l)Q 2.12)
I

ll‘:MZ

Conditia de egalitate a puterilor semnalelor deterministe de la

intrarea si iesirea filtrului numeric se scrie

L I@Ps@f o= S [s@fdo

sau, tindnd cont de (2.12) :

Z iakal njcos(k-l)Q-|S(Q)|2dQ =p,

k='0 1=0, —n
1k

1 N f
2m koa“-n

adica :

N ) N
Rss[O][ Zakj * Z
k=0 k=0

aa [ﬁ jcos[(k-l)Q]|S(Q)|2dQ} =R[0]

LLDM=z

Dar:
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1 7 2 -
g;ﬂS(Q)f cos[(k - DQ]AQ
= ;{ pS(Q)( j-D2 40 o ﬂS(Q)| ~je-De2 dQ}
= %{Rss [k - 1]+ Rss [l - k]}= Rss [k - l]

De aceea :

N N N
[ZakZJRSS[OJ + > Yaa R [k -1]=R[0]
0

(2.13)
- k=01=0,
12k
sau :
N N N
(1— Zak)Rss[O] = z Zakal ss[k 1]
k=0 k=0 1=0,
;tk
Banda echivalenta de zgomot a filtrului RFI de ordinul N este :
T 2 N 2 N N T
[HQ) dQ =27 Y a} +Z > axa; feos (k-1)Q dO
o S
Dar :
1 . n
jcos(k HQAO -1 jd [sink - )Q] = - lsm[(k—l)Q] =0k #1

-n

si revenind la relatia anterioari :

T - N
Q) dQ = 2n 3 a?
- k=0

st deci imbunatatirea RSZ este data de :

1
N 2.14
>ai 19
k=0

AInT
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Rezulti ca filtrul de ordinul N trebuie proiectat in asa fel incat si se

minimizeze suma pitratelor coeficientilor cu constringerea dati de relatia
(2.13).

Un caz particular interesant este cel in care - ap §1 ay sunt diferiti de
0 si ay = 0 pentru k = 1+N-1. In aceasta situatie :

H(Q) =a, +aycosNQ - JaysinNQ
H(Q)=aj +a} +2ajaycosNQ

$1in acest caz, corespunzitor relatiei (2.13) :

2

(1 ~ a5 — a3, JRy[0] = 2292y R, [N]
lar relatia (2.14) devine :

1

AN S5
ag +a

Algoritmul de proiectare al filtrului este urmatoru] -
1. Se calculeaza R[0], Ry\[N} si Ry = R[N]/R[0] .
2. Se alege valoarea lui yy dorit, in intervalul :

I < yy <Ry+1

3. Valorile coeficientilor a , siay vor fi:

/RN_"XN_1 + RN'XN',-1
_ Ry 2y V' Rnixn

a =
0,N 5
OBSERVATII
O1. Acest algoritm nu se poate aplica in cazul semnalelor s[n] la care Ry [N] =
0.

O2. Problema optimizarii filtrului RFI de ordin N este una de extreme cu
legaturi. Intr-adevar, trebuie minimizata functionala :

37

BUPT



N
F(a,)= Y ap
k=0

cu respectarea relatiei (2.13).
Conditia de minim a functionalei fiind :

aF(ak) — O
Oay k=0

N
2ac=0 (2.15)

03. Banda echivalentd de zgomot a unui filtru RIF de ordinul N cu coeficienti
a,, k = 0+N este deci :

N 2
By = 2 ay
k=0
2.3.2. Filtru RII

Un filtru RII de ordinul I este descris de ecuatia cu diferente finite :
bou[n] +bjuln-1}=ays[n] +a;s[n-1]

Raspunsul sau in frecventd este :

—iQ
ag+ ae’
H(Q) = 0*1__0
by +be™?
De aceea se poate scrie :
*+al 42 Q
2_a a apa; cos
‘H(Q)I - “0 1 0°1

bg + b +2byb, cosQ

Se obtine pentru banda echivalentd de zgomot :
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ag> +a’ +2a,a,cosQ
B HQ)| da= [ I 071 dQ
i ﬂ ’ j b2 +b2 +2byb, cosQ

Facand substitutia :

|0
li

se obtine:

) t2 +(ao +a1)
0
dg — a4y a9 —a dt
Byt :2( }

Cu notatiile :

aO+a1=a. b0+b1=B 5 2o~ _
; — =Y
ap — by - b, by - by

expresia benzii echivalente de zgomot devine :

2
t? +o dt
B.rn 27 —
i I L2 +p? 1412
Pentru aceasta se face descompunerea :
[32 -a? a?-1
2, .2 2 2
+ — —_
t"+a _ B -1 + B -1

(t2+B2)(1+t2)— t? + 2 2 +1

si deci :

o oBP-a? e dt a?-1% dt
2Y 2 J. 2 _+ 2 2
Be=1 Lt +B° B —1_,t"+1

adica :
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B,ri = 2Y (Bz —l)B _?L (tjz + 5 arctg(t) IF
1+| =
p
2
o Bt el mz<B+0‘ )(5‘1)
(-1 B -1 B(s* - 1)
Deci banda echivalentd de zgomot a unui filtru RII de ordinul I este :
B+a’)
Brn = 2ny2 ————(
zRII B(B + 1)

Se pot calcula, In acelasi fel, benzile echivalente de zgomot si pentru filtre RII
de ordin superior. Astfel de filtre se utilizeaz in constructia modulatoarelor sau
a demodulatoarelor numerice, a multiplexoarelor numerice, a codoarelor in
subbenzi, etc. Studiul acestor filtre se justificd si pentru ci ele pot fi utilizate
drept filtre prototip pentru filtrele digitale adaptive.

2.4. Filtre numerice echivalente filtrelor
analogice transversale

In paragraful 2.1 s-a prezentat modul in care se poate imbunitati
RSZ in cazul semnalelor periodice, analogice, perturbate aditiv de zgomot alb.
Au fost definite filtrele transversale analogice. Principala proprietate a acestor
sisteme este periodicitatea raspunsului lor in frecventsd. Datoritd acestei
proprietati ele pot fi proiectate in asa fel incét rispunsul lor in frecventa si aiba
maxime la pulsatiile armonicelor semnalului util s(t).

St spectrul semnalului periodic in timp discret este discret. De
aceea si in cazul semnalelor periodice in timp discret este utild folosirea unor
filtre numerice cu raspuns in frecventd periodic, de perioada inferioara lui 27.

In continuare se prezintd modul in care pot fi construite filtre cu
raspunsul in frecventa periodic de perioada 27n/2™. Fie sistemul din figura 2.7.

X[n] y[n]
)

Figura 2.7. Sistem de supraesantionare.

Legatura dintre semnalele x[n] si y[n] este :

40

BUPT



n .
x{—}, pentru n:2
ylnj =4 L2

0, in rest

Se calculeaza legitura dintre transformatele Fourier in timp discret
ale semnalelor x[n] si v[n] :

Y@= Y ynle ™= Y yp2ple? 1 Y y[2p+1]e i@

n=-w p=- p=-—c
sau

Y(Q)= i x[ple ?P* =X(20Q)

p=-w

Trebuie mentionat faptul cd semnalul y[n] se obtine prin
intercalarea a cate unui zero intre esantioanele succesive ale semnalului x[n].
Un exemplu pentru generarea semnalului y[n] pornind de la semnalul x[n] este
prezentat In figura 2.8. Deci intercaldnd zerouri intre esantioanele rispunsului
la impuls a unui filtru cu rdspuns in frecventd H(Q) se obtine raspunsul la
impuls al unui sistem cu raspunsul in frecventd H(2Q).

x[n] A
1
1
2

A
/ '/sz[ri]
/1

4 -2 ¢l 2 4 n

i%

N

o2

Figura 2.8. Exemplu de supraesantionare. PR
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In continuare se analizeazi sistemul obtinut prin conectarea in cascada a
doui sisteme de tipul celui din figura 2.7, sistem care este prezentat in figura
2.9.

xn] yln] 2[n]

Figura 2.9. Conectarea in cascadi a sistemelor de supraesantionare.

Se constatad ca :

n .
y{g}, pentru n:2

z[n]=
0, in rest
Dar :
X[E:', pentru n:2
yln]=4 L2
0, in rest
De aceea :
XI:E:|, pentru n:4

0, in rest

Legatura dintre transformatele Fourier in timp discret ale secventelor x[n] si
z[n] este :

ZQ)= > z[n]e " = > z[4ple 4P + 3 z[4p+1je P04
P

n=-wx =-00 p=-

£

+ 3 Z[4p+2]e—j(4p+1)9+ 3 z[4p+3]e"j(4p+1)9= D x[p]e—j4pQ=X(4Q)

p=-w p=-w p=—
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Deci intercaldnd céte trei zerouri intre esantioanele succesive ale
raspunsului la impuls al unui filtru cu rispunsul in frecventd H(€2) se obtine
raspunsul la impuls al unui filtru cu rispunsul in frecventi H(4€). Dar functia
H(2Q) este periodica de perioadd 2n/2 iar functia H(4€2) este periodica de
perioadd 2m/4. De aceea se poate afirma ci intercaland 2M-1 zerouri intre
esantioanele succesive ale raspunsului la impuls ale unui filtru numeric cu
raspunsul In frecventd H(Q) se obtine raspunsul la impuls al unui sistem cu
raspunsul in frecventd H2VQ), care este o functie periodica de perioada 2n/2™.

OBSERVATIE. Benzile echivalente de zgomot ale sistemelor cu raspunsurile
in frecventa H(Q),H(2Q),...,H(2"Q) sunt identice. intr-adevar :

T 27
B, = [|H(Q)] dQ= JIHQ)P dQ
-7 0

2du_l

T 27 0 2n
[IH@PPdQ=" [ Hw) > 2{ [ IH(u)* du + J'|H(u)|2du}:
-7 -2z 0

-27
1 2n ) 2n )
=5[j]H(—u)| du+ [|H(u) du|=
0 0

2n 27 2x
21[ JIH WP du+ IIH(u)IZduJ= [1HW[? du=B,
2| ; J

T , 1 2N , i oN-1_y (k+1)2n X
JIHEY P d=— [ [Hofdu=—7 ¥ [ |Hw}’du
-7 27 Ny 27 =M xan
Dar :
H(u) = H(u-2kn) ,(V)k € Z
Fécand In ultima integrald schimbarea de variabild v = u - 2k, se
obtine :
(k+1)2m 5 2n 5
[ Hwdu= [|H)’dv=B,
k-2m 0
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De aceea :

, 1 .
j H(Z'\Q)gde=F2‘\‘BZ=BZ (2.16)

Sa consideram in continuare ca trebuie prelucrat, pentru a i se
imbunatay RSZ, semralul x[n] :

x[n] = s[n] + n[n]

In aceasta ultima relatie s[n] este un semnal periodic in timp discret de perioada
M. Semnalul s[n] are un spectru discret, armonicele sale fiind distantate cu
27/M intre ele. Sa presupunem ca semnalul s[n] este de banda limitatd, pulsatia
mazima in spectrul sau fiind P-(22/M). Se poate construi un filtru numeric al
carui raspuns in frecventd sa aiba maxime la pulsatiile k(2n/M), keZ. Fie, in
acest scop, filtrul numeric trece jos cu raspunsul in frecventd H(Q). Se
construieste sistemul cu raspunsul in frecventda H(MQ). Se constatd ci la
pulsatiile k(27/M) valoarea raspunsului in frecventa al acestui filtru este :

H(Mk%} = H(k2n) = H(0)

adica maxima. Fie aceastd valoare egald cu 1. Se constatd faptul ci toate
armonicele semnalului s[n] trec nealterate prin filtrul cu raspuns in frecventa
H(MQ). Notand cu yv[n] semnalul obtinut prin prelucrarea semnalului x[n] si
acceptand ca acesta este de forma :

y[n]= u[n] +n,{n]

se constatd cd daca semnalul s[n], periodic de perioadd M, este prelucrat cu
sistemul cu raspuns in frecventd H(MQ) atunci :

iar dacd semnalul s[n] este prelucrat cu sistemul cu raspuns in frecventa H(Q)
atunci :

P, <P,

u s

deoarece anumite armonici ale semnalului s[n] sunt atenuate de acest sistem. De
aceea, in cazul sistemului cu réspuns In frecventd H(Q) avem :
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[Rszoj _ P, P_n_[P_uj 2n__ o=
RSZ, | P.,P. |p ) = T
i1 "n0 s U E@Q)Fde  HEQ) 40

-n -7

in cazul sistemului cu rdspuns In frecventd H(MQ), utilizand
relatia (2.16), avem :

[Rszoj :[P_uj 2m =[P_uj 2 om
R3Ziw By nﬂH(MQ)|2dQ B/ nﬂH(Q)]ZdQ }]H(Q)|2dQ

-7 -7 -7

Deoarece :

[RSZOJ >(RSZOJ
RSZ;J\, \RSZ;/,
se constatd superioritatea sistemului cu rdspuns in frecventda HMQ) asupra

celui cu rdspunsul in frecventd H(Q), la prelucrarea semnalelor periodice de

perioadd M, din punct de vedere al imbunatatirii raportului semnal pe zgomot,
RSZ.

Sa consideram 1n continuare ca exemplu semnalul :

s[n] = cos(g nj + cos(% n) + cos(g nj

Transformata Fourier in timp discret a acestui semnal este :

S(Y)= 3, cos(g—n)e'jgn + ) cos(%n]e‘jgn + 3 cos(gn]e'p“

n=-w n=-w n=-w

Pentru ca avem urmitoarea pereche Fourier :

2n [2n
© . ©  —j—=—=Q|n o —j —=Qn
cos(inje) > cos(in)e”g" =% > e (M ] + Y e [M )

n=-w n=-c n=-ow

rezulta :
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cos(%n)(—)% i e—j(%—n]n+ i e~j(ﬁ+ﬂ)n

n=—o0 n=-w

Se cunoagte cé dezvoltarea in serie Fourier a distributiei 8,4(t) este :

o)

1 .
621r(t) = - Z eJkt

27 k=~

5 . 2n . . .
Inlocuind t cu Ve Q ultima relatie devine :

on(Z-a)-L £ 0

n=-o

iar pentru t ludnd valoarea — [2—1\: + Q} se obtine :

De aceea :

2n 2n 2n
cos(ﬁnj © nl:szﬂ [M - Q] + 627{M + Q) }

iar transformata Fourier In timp discret a semnalului s(t) este :

S(Q)=7r{82n(§—§2j+52n (gmﬂ{azn(%—g}

ol 3] o205 500

Puterea acestui semnal este :

o
Il

e
to | —
o | —
o —
NSRS}
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Transformata Fourier a raspunsului sistemului cu raspunsul in frecventd H(Q) la
semnalul s[n] este :

(@) = S HQ) = { (g
({3 -0)n H)@u&&)
uw 2

+ oS’
);E 3
T oo | :l

wl:a
[e%) \9/
N +
a
TN st
SRR /—\
+
0 |3
Hf—’ K
a
/ﬁ\
+
0
—

S (z-0)u Bl 2.0)
]

Expresia semnalului u[n), rezultat din filtrarea lui s[n], devine :

el = (2| cof 21 cargfi(Z)} ) () | o Zn carfn(2)} )+
!H(_) (5 g{H(Ej}j
Pu=%“H(gj HG] HG}Z} 2.17)

Sa considerdm cd sistemul cu raspuns in frecventd H(Q) este un
filtru de mediere cu raspunsul la impuls :

2 2

+ +
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n=0+M-1

in rest

L le™ _1e *°
M 2 .

2 Sin —

2

Deci :

Penru M = 15 se obtine :
sin —

De aceea :
. 1 _In sinl——
H—-|=—e 3 16
8 15 .
sin —
16
n sinlsl

Astfe] :
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= 0,066 =0.066

(5 5o

$i prin urmare avem, conform relatiei (2.17), P, = 4,62 107
Transformata Fourier a rispunsului sistemului cu raspuns in
frecventd H(16Q2) la semnalul s[n] este :

U(Q) = S(QH(16Q) = n{H(Zn)Sh(—- +H(- 27c)62n( +Qj+

+H(4n)62n(§— j+H( 4n)52nG+ j

+ H(87t)62n(§ - Qj + H(—8n)52n(g + Q)} =

= nH(0) 62{E - Qj + 62,{3 + Qj + szﬂ[ﬁ - Qj +
8 8 4
+8, (E +Qj + szﬁ(f_ Qj + szﬂ(3+ QJ
4 2 2
Expresia semnalului u[n] este :

T T T
u[n]= cosgn + coszn + cosEn

iar puterea sa este P, = 3/2.
Banda echivalentd de zgomot a filtrului cu rdspuns in frecventi
H(Q2) este, conform observatiei O3 din paragraful anterior, egali cu :

5[]

k=0\M/ M

Tindnd cont cd valoarea lui M s-a considerat de 15, rezultd B, = 1/15 .
Considerdnd densitatea spectrald de putere a zgomotului nn] ,
Ny =1 se obtine pentru raportul semnal pe zgomot, RSZ al semnalului x[n] :

— o] w

RSZl = = 1)5
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La iesirea sistemului cu raspuns in frecventa H(Q2) vom avea urmatorul RSZ :

RSZ, = ﬂzil =30m4,62-107% =0,435

30m

Deci sistemul cu raspuns in frecventd H(Q2) nu imbunitateste raportul semnal pe
zgomot. Pentru iesirea sistemului cu rdspuns in frecventa H(16Q), RSZ este :

RSZ, = = 451 = 141,37

;r—t[[\)lb)

3

<

T
iar imbundtatirea RSZ realizata cu acest filtru data de raportul :

L RSZg 131 o
RSZ[ 1)5

Raspunsul la impuls al acestui filtru este prezentat in figura 2.10.

1 1
15 15 15

02 5 16 224°n

Figura 2.10. Raspunsul la impuls al unui filtru numeric
"echivalent"” cu un mediator analogic alunecitor.

OBSERVATII

O1. Filtrele din acest paragraf au fost numite echivalente cu filtre transversale
analogice avand in vedere ca pot fi utilizate (la fel ca §i filtrele analogice
amintite) la prelucrarea semnalelor numerice periodice. Cele doua categorii de
filire se numesc echivalente deoarece ambele au raspunsuri in frecventd
periodice (cele numerice cu perioadd multiplu al ui 27).

02. Desi durata raspunsului in frecventa H(2VQ) este de 2" ori mai mare decit
durata raspunsului la impuls a filtrului prototip H(Q), numarul coeficientilor
nenuli ai celor doud sisteme este acelasi. De accea se poate afirma ci nu apar
complicatii prea mari de calcul prin folosirea filtrelor propuse.

50

BUPT



03. Procedeul de generare al sistemului cu raspunsul in frecventa H(2VQ)
poarta numele de supraesantionare deoarece rispunsul la impuls al filtrului cu
raspunsul in frecventa H(2NQ) poate fi privit ca fiind obtinut prin esantionarea
cu o frecvents de 2" ori mai mare decat frecventa de esantionare folosita pentru
obtinerea rdspunsului la impuls al sistemului cu raspunsul in frecventd H(Q).
O4. Inserarea de zerouri este utilizata §i pentru constructia filtrelor conjugate in
oglindd (Quadratur Mirror Filter) folosite in codarea subbandi [Mal.’94],
[Kun.’84], [Bas.,Chi.,Cho.’95], [Blu.,Uns.’98], [Bol.,Hla.,Fei.’96],
[(Kla.,Hol.,Flo.’97].

OS. Sistemul folosit ca exemplu la sfarsitul acestui paragraf se numeste
mediator numeric alunecitor [DeS.Isa.’92], [Asz.’93]. Exemple de semnale
numerice utilizate in telecomunicatii se gasesc in [Opp.’76].

06. Alte proprietati ale filtrelor prezentate in acest paragraf sunt demonstrate in
[Isa.”95(1)].

2.5. Utilizarea sistemelor liniare,
variabile in timp, la imbunatitirea RSZ

Toate metodele de Tmbunitatire a raportului semnal pe zgomot
prezentate pand acum se bazau pe utilizarea unor sisteme liniare si invariante in
timp. De asemenea, semnalul util era de fiecare datd considerat un semnal
determinist stationar [Spa.’87]. Orice semnal determinist este caracterizat de o
familie de parametri. De exemplu, semnalele armonice care au forma x(t) =
=A cos (gt + @ ) se caracterizeazd prin familia de parametri ( A, wgt , @ ).
Dacé acesti parametri sunt niste constante, semnalul determinist este stationar.
Dacd unii dintre acesti parametri sunt variabili In timp, semnalul determinist
caracterizat astfel este unul nestationar. Daci ei sunt lent variabili in timp atunci
acesta poate f1 privit ca o succesiune de semnale stationare. Un astfel de semnal
se numeste cvasistationar. Pentru fiecare semnal din succesiunea amintita mai
sus existd un filtru adaptat, caracterizat de anumiti parametri.

Daci exista un filtru ai cdrui parametri sa poatd lua pe rand aceste
valori el poate fi considerat drept un filtru adaptat la semnalul nestationar
considerat. Un astfel de filtru poate fi construit prin comanda parametrilor unui
filtru comandat. in prezent se utilizeaza tot mai mult filtrele comandate, fiind
disponibild o gama larga de astfel de dispozitive. In general este vorba despre
sisteme analogice comandate numeric. O alternativd de constructie a acestor
sisteme este bazatd pe tehnologia capacititilor comutate [Mat.,Ser.’87].
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2.5.1. Filtre cu urmaérire

In cazul in care se foloseste un filtru comandat avand un singur
parametru reglabil si anume frecventa centralad sau de tiiere, se obtine un filtru
comandat in frecventd. Daca frecventa centrala a filtrului este in permanenta
egald cu frecventa instantanee a semnalulului de la intrare atunci filtrul
comandat se numeste filtru cu urmarire.

Pentru aceste filtre se demonstreaza unele proprietati in [Isa.’93].
Una dintre ele este urmitoarea : "In banda de urmrire modulul raspunsului in
frecventa al unui filtru trece banda cu urmarire de ordinul 2 este maxim."

Conform acestei proprietati caracteristica globala de frecventd a
unui filtru cu urmarire este identica cu caracteristica de modul a filtrului adaptat
la semnalul "chirp" daca este respectatd conditia (2.15). S-a demonstrat in acest
mod ca filtrul cu urmdrire este un filtru adaptat la semnalul "chirp". De aceea
imbundtatirea raportului semnal pe zgomot realizatd de un filtru cu urmdrire
care prelucreaza un semnal de tip "chirp" perturbat aditiv de zgomot alb este cea
prezentatd in [Isa’95].

Remarcabil pentru un astfel de filtru este faptul ca el conservi la
iesire forma semnalului determinist de la intrare daca acesta este unul modulat
in frecventd cu purtator sinusoidal. Astfel de filtre sunt descrise in [Isa.’95]. O
aplicatie a unor astfel de filtre este prezentati in [Isa.,Isa.,Asz.'94].

O altd modalitate de constructie a filtrelor cu urmarire este bazata
pe simularea unui filtru analogic printr-un filtru numeric, prin intercalarea
acestuia intre un CAN si un CNA. Urmdirirea frecventei instantanee a
componentei deterministe a semnalului de filtrat este realizati prin esantionarea
adaptiva a semnalului de intrare. Procedeul este descris in [Naf,Isa.’91]. O
realizare practicd a unui astfel de filtru este prezentatd in [Naf,Isa.’91].
Sistemele descrise in acest paragraf ar putea fi utilizate in comunicatiile cu
spectru distribuit deoarece benzile lor de trecere pot fi pozitionate in diferite
zone, la diferite momente de timp.

2.5.2. Filtre adaptive

In 1959 Widrow si Hoff la Universitatea din Stanford au inventat
algoritmul LMS [Wid.’75], [Wid.,Ste.”85]. Apoi Rosenblatt a construit
Perceptronul sdu la Laboratorul Aeronautic Cornell. Aizermann si colegii sai de
la Laboratorul de Automatica si Telemecanicd din Moscova au construit o
masina de cautare a valorii minime a gradientului. In Marea Britanie, Gabor a
dezvoltat primele filtre adaptive. in deceniul sapte munca la sistemele adaptive
s-a Intensificat. O aplicatie comerciald importantd a filtrdrii adaptive in
comunicatiile numerice este datoratd lui Lucky de la Laboratoarele Bell. in anul
1965 un sistem de anulare adaptiva a zgomotului a fost realizat la Universitatea
Stanford.
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2.5.2.1. Conceptul de anulare adaptivi a zgomotului

Pentru sistemul din figura 2.11, se considerd ci zgomotul n, este
necorelat cu semnalul s dar corelat cu zgomotul no. Prin filtrarea zgomotului n,

|Sistem de anulare
Edaptivé a zgomotului

_____ J

Intrare T 7] legire

SURSA DE PN . S i
SEMNAL !

s+ ng Il - P [

SURS4 DE ™ FLTRU |

ZGOMOT | aDapTIV ¥ |
Intrare de l

referintd ]

I € ]

|

Figura 2.11. O metoda de anulare adaptivi a zgomotului.

se obtine semnalul y care este aseménator zgomotului s + ng - y. Se considera
ca filtrul adaptiv folosit in sistemul din figura 2.11 este realizat cu algoritmul
LMS. Ca si semnal de eroare se foloseste semnalul s + ng - y.

Se presupune ca semnalele s, ng, n; 1 y sunt stationare si de valoare
medie nuld. De asemenea se presupune ci s nu este corelat cu ng sau n; i ¢ ng
si n; sunt corelate.

Ridicand la patrat relatia :

gE=s+ng -y (2.18)

se obtine :
2- .2 2
g"=s"+(ng—y) +2s(ng )

Luind media statistici in ambii membrii ai ultimei relatii, se obtine :
E{e%}=E {s’}+E{(n ~y)’} + 2E {s(n - )} (2.19)

Deoarece intercorelatia semnalelor s si n; este nuld se poate afirma acelasi
lucru si despre semnalele s iy si deci :

E{e’}=E{s’}+E{(ny - y)?
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Prin minimizarea erorii medii patratice de la iegire (adica termenul
E{g’}), termenul E{s®} nu este afectat. De aceea :

Epmin (€} =E{s*} +E ;. {(ng —y)%

Deoarece semnalul y de la iesirea filtrului adaptiv este generat
astfel incat marimea E{(n, - y)*} sa fie minimizats, se poate afirma ca acest
semnal reprezintd o aproximare de eroare medie pitraticd minima a semnalului
ng. Dar, conform relatiei (2.18):

ng—-y=g-s

De aceea se poate afirma ci semnalul € reprezinta aproximarea de eroare medie
patratici minima a semnalului s. In general semnalul & va fi suma dintre
semnalul s $i un anumit zgomot (ng - y). Minimizind &* se minimizeaza E{(ng -
y )’} adica puterea zgomotului de la iesirea sistemului global, in timp ce
semnalul s de la iegire isi conserva puterea. De aceea se poate afirma ci raportul
semnal pe zgomot este minimizat la iegirea sistemului global.

Pe baza relatiei (2.19) se constati ci valoarea minima a puterii de
la iesire Emm(sz) este E{sz}. Aceasta valoare este atinsa atunci cand E{(no-y )2 }
= 0. Aceasta conditie este indeplinita cind :

€=s apt si y=n; ap.t.
In acest caz minimizarea puterii semnalului de la iesire face ca

semnalul de la iegire sa nu mai contina deloc zgomot.

Dacai intercorelatia semnalelor s + ng si n; este zero, semnalele y si
s + ng vor fi necorelate si va avea loc relatia :

E{e’}=E{[(s+ny)-y]}=E{(s+n,)}+

+E{y’} - 2E{[(s—no)y } =E{(s +ny )} +E {y%

sau :
Epnin (€%} = Epin {y*} * E{(s + 1)}
insa
Epin {y’}=0
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Aceastd conditie este indeplinitd daci iesirea filtrului adaptiv din
structura sistemului din figura 2.11 se anuleazi. Aceasta se poate realiza prin
anularea tuturor ponderilor acestui filtru adaptiv.

Deci, nici in cazul in care zgomotul n; nu este corelat cu semnalul s
+ ng, supresorul de zgomot nu inrAutiteste raportul semnal pe zgomot al
semnalului s + ng (dar nici nu-1 imbunititeste).

Aceste considerente pot fi extinse si pentru cazul cind semnalele
de intrare si de referintd contin pe langi zgomotele n, si n; si alte zgomote,
suprapuse aditiv §i necorelate intre ele si nici cu semnalele s, ny sau n,. La fel se
analizeaza si cazul cand ny $i n, sunt deterministe si nu aleatoare.

Pana acum nu s-a specificat nimic despre tipul filtrului adaptiv
folosit. In continuare se va considera ci este vorba despre un filtru adaptiv bazat
pe un prototip de tip filtru transversal. Schema acestui filtru adaptiv este
prezentata si In figura 2.12.

Xy Yk

Figura 2.12. Schema bloc a filtrului adaptiv
din structura supresorului de ecou.

In functionarea filtrului adaptiv se deosebesc doua etape. Prima
este etapa de invatare in care coeficientii filtrului caracterizat de W(z) se
modifica pentru a minimiza marimea E{e’}. Cea de-a doua etapa este
caracterizata de valori constante ale coeficientilor filtrului. Acum acesta este un
sistem liniar invariant in timp (un filtru transversal) cu functia de transfer W'(z).
In aceasta situatie :

Efef}=0

si deci :
yk = dk apt

De aceea se poate scrie :

(Dxd (L) = (Dxx (Z)W*(Z)
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Prin urmare functia de transfer a filtrului adaptiv este (pentru a doua etapa de
functionare) :

v (220)

In figura 2.13. se prezintd o formd putin mai detaliatd a schemei
din figura 2.11. Se constatd ca :

Nog =Nk +Mog 5 Ny = N *he Fmy
sau folosind notatia :

ug =ny *hy

m
Ok . T
8, i intrare | d, n €y

J_) intr. de
my,~ referintd supresor d

zomot |

| J |
- TH . g l
(2) + '| W (z)

Figura 2.13. Supresor de zgomot cu filtru transversal adaptiv.

avem :
Ny = Uy +my

Se constatd cd mg, §i my, nu sunt corelate Intre ele si nici cu ng sau sx. De
asemenea se pastreazd celelalte ipoteze referitoare la necorelarea semnalelor sy,
Mok $1 N

Conform figurii 2.13 se poate scrie :

dk=Sk +nk +m0k
Xx T Uk +m1k

In acelasi timp :
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Pxx[k]= E {x[0] x[n + k] } =E { (u[n] + m;[n]) (uln+k]+m[n+k])}=
=E{uuy b+ E{um | 3+ E{my ug 3+ E{m; m; }=
= Quuk * Ormiy,
Revenind, putem scrie :
@y (2) = Py (2) + Py (2)

unde vom folosi relatia :
2
D (2)= P (2HE)

si avem relatia pentru transformata Z a autocorelatiei semnalului x[n] :
Dy (2)= Dy (2) H@)* + @ 11 (2) (221)
iar pentru transformata Z a intercorelatiei dintre x[n] si d[n] avem:
D ,4(2)=Z{pyq[n]}

Analog relatiei pentru functia de autocorelatie scriem i cea pentru functia
de intercorelatie Intre semnalele x[n]j si d[n] :

(de[k]zE {xndn+k} =E { (un +m1n )(Sn+k +nn+k +m0

)=

nek
=E{u,8p.x )+ Efunn, o} + E{unmomk }+ E{mln Sn+k }+
+E{m1nnn+k}+E{mlnm0n+k}= Py [K]
Ultima egalitate a rezultat observand ca termenii :
E{uSucd E{unmo,, )y Efmy Spu

E{mlnnn+k}7 E{mlnmo }

n+k

sunt nuli. Insa :
Qun [k]= ul‘é * Dy
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unde cu u’ s-a notat semnalul obtinut prin reflectarea semnalului u[n] :
u'[n]=u[-n]
Conform acestei notatii rezulta :
ug =(ny *hy )" =ng *hy
si revenind la relatia care defineste pe @,[k] avem :
@[kl = (0 *hy ) *ny =ng *ny *hy =@, [kl *h'[k]
Aplicédnd transformata Z pentru @,u[k] rezulta :
Dyq(2)= Py (2) Z{h K]}
relatie in care Inlocuim transformata Z a lui h'[k] :

hY[K]---—-— 3 h"[plz® =3 h{-p)z P = T h{l]z' =H(z")
P p 1

unde am facut substitutia p = - 1, obtinind astfel forma finald a transformatei Z a
functiei de intercorelatie Intre x[n] si d[n] :

D4 (2)= Opy () Hz™) (2.22)
Pe baza relatiilor (2.20), (2.21) si (2.22) se poate scrie :

®,,(@ Hiz™")
D oy @HE@) + Oy (2)

Wi(z)= (2.23)

Aceasta este expresia functiei de transfer a filtrului adaptiv din structura

supresorului de zgomot. In cazul in care zgomotul m; este identic nul expresia
(2.23) devine :

-1 -1
w* (Z) — chn (Z) H(Z 2) - H(Z )_1 _ 1
®,,(2Hz)|" H@ Hz") HE
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Deci filtrul adaptiv poate fi utilizat si pentru caracterizarea canalului prin care se
propaga zgomotul ny spre intrarea de referinti a supresorului de zgomot. Definind
raportul semnal pe zgomot ca fiind raport al densittilor spectrale de putere ale
semnalului util §i zgomotului se obtine :

RSZ(Z)Z CDSS (Z) —_ (Dss (Z)
T D@ Ppn(@)+ Py (2)

RSZ(z) = *(DCDSS EZ()Z ;
n0n

unde cu ng s-a notat zgomotul de la iesire.
Imbunatéfirea raportului semnal pe zgomot este deci :

- RSZO(Z) — chs (Z) (Dnn (Z) + q)mOmO(Z) =
RSZi(Z) cDnOnO(Z) (Dss (Z)

— (Dnn (Z) + q>mOmO (Z)
q)nOnO(Z) (2'24)

Zgomotul ng este alcatuit din trei componente : prima datorati lui m,
care se suprapune direct la iesire, a doua datoratd lui m; care se suprapune la
iesire prin intermediul sistemului cu functia de transfer -W'(z) si a treia datorata
lui n care se propagd spre iesire prin intermediul sistemului "echivalent" cu
functia de transfer 1-H(z)W'(z). Din acest motiv se poate scrie :

gy (2)= P (2)+ Dy (W (z)]2 +0,, @) -HEW" (2

(2.25)
Facand notatiile :
D@y i, (2)
A(z)=—2"— 2.26
(Dl'lﬂ (Z) ( )
®I'ﬂ0m0 (Z)
2 (2.27)

7) = Momo 7
@, (z)H(z)|

relatia (2.22) va fi :
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D n (2) -
— 1 Hiz
B(z)|H<z)12 )

mnml 2] ( )' mlml(z)

B(z)|H(z),

W*(z)=

adic3 :
Dm, (2)

H™\(z) :
W(2)=—2E) -
@, . (DB (@)+1] H)B@)+1]

(2.28)

Cu aceleasi notatii se poate scrie si :

2

Py, (2)

()= s+
H(z)| ]B(z)+1|

nono mghig (Z) +

nn( )’

1+B(2), B(z)

B(2)

B(z)+ I|

B(z) | _
B(z)+1|

D (2)+D,,(2)

=AZ)D,, (2)+ |

) B@)®,, @)1-B"(2))
=ARCm (@) 1+ B(z))(1 + B*(Z)T

Deci :

B(2)®,,(2)
Dy ony (2) = A(2) Dy, (2 Hm (2.29)

De aceea expresia imbunatatirii raportului semnal pe zgomot este :

Pn(@[A@+] [A(z)+1][1+B(z)]
B(z) } A(2)B(z) + A(z) + B(2) (2.30)

x(z)=
CDnn(Z){A(Z) + TB@)

Exista trei cazuri particulare semnificative :
Cazul 1. A(z) este neglijabil.
In acest caz se obtine :

1+ B(2)
B(z)
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si deci modulul lui y(z) este supraunitar.
Cazul II. B(z) este neglijabil.
Vom avea :

1+ A(z
1(z) =222
A(z)
si1n acest caz avand loc o imbunatdtire a raportului semnal pe zgomot.
Cazul III. A(z) i B(z) sunt neglijabile.
De data aceasta :

X(@D)=
A(z)+B(z)
imbunatatirea RSZ fiind i in acest caz evidenta.

Daca zgomotele cuplate pe cele doud intrari, m, si m, sunt identic
nule, atunci A(z) = B(z) = 0 si Imbunititirea raportului semnal pe zgomot este
infinitd, deci la iegire s-ar obtine chiar semnalul util s[n]. Performantele
sistemului sunt insa limitate §i in acest caz deoarece in calculele prezentate nu s-
a tinut seama de lungimea finita a raspunsului la impuls a unui filtru realizabil si
nici de zgomotul produs de estimarea gradientului, specific algoritmului adaptiv
folosit.

Pana aici nu s-a tinut cont de faptul ¢4 si o parte din semnalul s[n]
s-ar putea regasi la intrarea de referintd a supresorului de zgomot. Acest caz este
analizat in [Wid.,Ste.’85]. In aceeasi referintd bibliograficd sunt prezentate
cateva aplicatii in telecomunicatii, cum ar fi : suprimarea ecourilor in telefonia
la mare distantd sau anularea interferentelor lobilor laterali ai antenelor.

in continuare se pune problema anuldrii interferentelor periodice.
Exista numeroase situatii cand un semnal util de banda larga este perturbat de
interferente periodice $i nu existd un semnal de referinta, separat de semnalul
util disponibil. Diminuarea efectului acestor interferente poate fi realizata cu
ajutorul sistemului din figura 2.14.

Intarzierea aleass, s, trebuie si fie suficient de mare pentru ca
fractiunea semnalului de banda largé de la intrarea de referinti sa fie decorelata
de fractiunea semnalului de banda larga de la intrare. De asemenea valoarea lui
s trebuie sa fie superioara intarzierii totale introdusi de supresorul de ecou.

Performantele unui astfel de supresor adaptiv de zgomot sunt
prezentate in [Wid.,’85].
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Figura 2.14. Supresor de zgomot periodic.

Sistemul din figura 2.14 poate fi folosit si pentru cazul in care
semnalul util este periodic si interferenta este de bandé largd. Un exemplu in
acest sens este prezentat in aceeeasi referintd bibliografici precum si In
[Wid.’75). Cateva aplicatii ale filtrelor adaptive in telecomunicatii :

- detectarea unei sinusoide de frecventd necunoscutd Inecatd in zgomot,

- receptor de cod multifrecvents,

- codare MIC diferentiala,

- multiplexare in frecventd

- modemuri,

- supresoare de ecou,
sunt prezentate in [Bel.”90]. De asemenea imbunatitirea raportului semnal pe
zgomot pentru semnalele utile modulate in frecventd, de tip “chirp”, utilizand
filtrarea adaptiva (folosind algoritmi LMS sau RLS) este analizatd in [Mac.’89],
[Mar.,Mac.’87].

Filtrele digitale prezentate in acest paragraf sunt de tipul cu raspuns
finit la impuls. O preocupare modernd in teoria prelucrarii adaptive a semnalelor
este inlocuirea filtrelor adaptive cu raspuns finit la impuls cu filtre adaptive cu
raspuns infinit la impuls. Aceasta oferd avantaje de calcul in implementarea
filtrelor adaptive. Descrierea acestor filtre adaptive este facutd in [Mac.’89].

In [Bel.’89] si [Gim.,Mat.’97] sunt prezentate si alte aplicatii ale
filtrarii adaptive in telecomunicatii :

- atenuarea sau amplificarea anumitor componente spectrale,
- codarea diferentiald adaptiva,

- egalizarea si identificare canalelor de telecomunicatii,

- deconvolutie adaptiva,

- prelucrarea adaptiva a semnalelor RADAR,

- anténe adaptive.

O altd preocupare de actualitate in cadrul teoriei prelucrarii
adaptive a semnalelor este utilizarea sistemelor adaptive la prelucrarea
semnalelor bidimensionale. Majoritatea rezultatelor obtinute pentru semnale
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monodimensionale pot fi generalizate s1 pentru semnale bidimensionale. Aceste
generalizari sunt prezentate intr-un mod unitar in lucrarea [Mal.’94]. Bineinteles
cd semnalele de prelucrat sunt de aceasti data imagini. In aceasti referinta
bibliografica se trateaza problema imbunatatirii RSZ In cazul prelucrarii
imaginilor.

Prelucrarea semnalelor bazati pe algoritmi adaptivi are insi un
mare dezavantaj si anume faptul ci necesitd un volum foarte mare de calcul
[Buc.’75]. Acesta este motivul pentru care se au in vedere si alte metode de
prelucrare. Una dintre ele este utilizarea diferitelor transformiri ortogonale
asociate cu metode de filtrare in domeniul transformatei. in acest scop, in
capitolele urmdétoare se prezintd transformarea undigoard discreta (“discrete
wavelet transform” sau “transformée en ondelettes discretes”) si metode (dintre
care una originald) de filirare neliniari in domeniul transformatei.
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CAPITOLUL 3. TRANSFORMAREA UNDISOARA DISCRETA

In acest capitol se introduce transformarea undigoard discrets in
mod natural, din perspectiva teoriei prelucrarii semnalelor. in acest scop se trec
in revista tehnicile de codare subbandi si teoria seriilor de undisoare. Se
prezintd atét transformarea undisoard discretd clasici cat si variante mai
moderne ale acesteia, din punctul de vedere al teoriei reprezentdrilor timp-
frecventa [Bar.,0ls.’96], [Boa.,0’Sh.,Arn.’90], [Boa.’91], [Boa.,Rei.’92], [Boa.,
O’Sh.’94], [Che., Don.,Sau.’95], [(Cou.’95], [Fla.’93], [For.’92], (Hla.,Bou.’92],
[Qia.,Che.’96].

In transmiterea informatiei se utilizeazi tehnicile de codare
subbanda, facandu-se numeroase cercetiri in domeniul teoriei bancurilor de
filtre numerice. Rezultate remarcabile sunt prezentate in [Vai.’93], [Opp.,Lim

’88], [Bel.’90]. In continuare se prezintd constructia bancurilor de filtre cu
structurd arborescenta.

3.1. Codare subbandai cu structuri arborescenti

Se considerd sistemul din figura 3.1.b).

x[n] ] u[n] 1 S_[n>]
— 2 = o
afn] «[2n] - —
ofn] v[n] 12 [n]
a) b)

Figura 3.1. a) Simbol pentru un decimator; b) schema
unui codor cu doud subbenzi,
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Raspunsurile in frecventi ale filtrelor numerice cu raspunsurile la
impuls h[n] si g[n] sunt prezentate in figura 3.2,

H©| |a©)

————n -
|
1
|
- _qm/2 n/2

Figura 3.2. Raspunsurile in frecventa ale filtrelor din figura 3.1.

Se calculeaza transformatele Z ale semnalelor s[n] si d[n]. In acest
SCOp se constatd ca :

U@ = X(@H(@) ; V(2 = X(2) G(2)

Conform definitiei transformatei Z :

S(z) =3 s[n]z”" =3 u[2n)z™"
n n
U@z =% unlz "=} u[2n)z™2" + > u[2n+ 1]z7#-D
n n n
U(-2)=Y u[2n]z>" - 3" u[2n +1]z~*+)
n n
$1 se observa ca putem scrie :

%[U(z) +U(-2)]=3 u[2n]z”" =¥ u[2n)(z*) " = $(z%)

Revenind la expresia lui S(z) :
1 1 1
S(Z):E{U[ZZJ'*U[—ZZ} (3.1)
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In mod analog se demonstreazi ca :

H]G(jx[ - ” e

Pentru a calcula spectrele semnalelor s[n] si d[n] se foloseste notatia

D(z) =

N | —

simplificata:

X(z)= X(ejQ)

in relatiile (3.2) si (3.3), obtinandu-se :

w0 () A2+ (2 )

2
D(QY) = 1 X (Q)G(gj + X(g + n) G(g + Tr)
2 2 2 2 2
Fie, de exemplu, spectrul X(€2) cel trasat in figura 3.3.
X(Q)/
1
K n2 & 27 37 Q"

Figura 3.3. Un exemplu de spectru de semnal de intrare.

Spectrele semnalelor s[n] si d[n] sunt prezentate in figurile 3.4 si
3.5.
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Figura 3.4. Spectrul semnalului s[n].
D(Q)

1/4

Al

Figura 3.5. Spectrul semnalului d[n].

Se constatd cd spectrul S(Q) este asemenea cu spectrul X(Q) 1n
banda [ - /2, n/2 ].

Se constatd cd portiunea din spectrul D(Q) in banda [-27,-m]
U [ 7, 27 ] este asemenea cu spectrul X(Q) inbanda [- 7, 7 1-[-n/2,7/2].

LI IR poy N g G LI ey N e Y LI agan o | 2 [5uld

N

g[n] gln] gln]| | gln]
v v
i} 12 v2) |2

Vd, [n] v d Y Vam)

Figura 3.6. Structura arborescenti de codare
in subbenzi.

Se poate deci afirma cd semnalul x[n] a fost codat in doua

subbenzi, componentele sale de joasd frecventd regasindu-se in semnalul s[n]

iar componentele sale de inaltd frecvents, in semnalul d[n]. Pentru a creste
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numarul de subbenzi se poate utiliza o structuré arborescenta aga cum se vede in

figura 3.6. .
Se calculeaza transformatele Z ale semnalelor si[n] si difn], k =
=1+M. Se observa ( conform figurii 3.1) ca :

siln]=s[n}] ; dn]= din]

si astfel se poate scrie :

1 1 1 0]
S,(2) = % SILZZJHEZZJ +Sl[— ZZJH[— ZZJ

an 2

|

|

1
n

Figura 3.7. Spectrul semnalului sy[n].

D, (%)
3/16
1/8

Figura 3.8. Spectrul semnalului dz[n].

Continudnd exemplul considerat anterior, spectrele semnalelor

s2[n] si dafn] iau forma din figura 3.7 si 3.8.
Se constata ca spectrul Sy(2) este asemenea cu spectrul X(Q2) din
banda [ -n/4 , n/4 ] si ca spectrul Dy(QQ) este asemenea cu spectrul X(Q) din

banda [- /2 , /2] - [ -/4 , w/4 ].
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[
I
|
|
|
l
I
!
|
-7
Figura 3.9. Corespondenta dintre spectrul X(€) si
spectrele S(€2), Dp(Q), k = 1+2.

Procedand similar se constati cd spectrul Sm(€2) este asemenea cu
spectrul X(Q) din banda [ -n/2™ , z/2M ] si ca spectrul Dy(Q) este asemenea cu
spectrul X(Q) din banda [ - 7/2"") , m/(2™") ] - [ -m/2™ | m/2M .

Cu alte cuvinte fasii din banda spectrului X(€2) au fost puse in
corespondentd cu semnalele sg[n] si d[n]. Aceasti corespondentd este
evidentiata n figura 3.9.

Se constata cid folosind sistemul din figura 3.6, banda spectrului
semnalului x[n] este divizatd in octave. Se poate deci afirma ca sistemul cu
structura arborescenta din figura 3.6 este intr-adevir un codor in subbenzi. In
continuare se analizeaza operatia de decodare.

3.2. Decodarea in urma codarii subband:i

Se pune problema refacerii semnalului x[n] pornind de la
semnalele s[n] si d[n]. Se considera in acest scop sistemul din figura 3.10 b).

{n]
Sl TR
6in]= o{ﬂ ;1 = par bl Tﬂﬁ[n—]tg[n]

0 ;n=impar

a) b)

u;[n]

Figura 3.10. a) Interpolator si definitia semnalului de
la iesirea sa; b) sistem de decodare corespunzitor celui
din figura 3.1.
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Se calculeazi transformata Z a semnalului b[n] (figura 3.10 a).) pe
baza transformatei Z a semnalului a[n] :

a(z) = D alnlz™"

B2 = 3 Bz = 3 Bl2njz " + Y pl2n+ 1)z "0 =
= ¥ afnlz ™" = of2’)

n

astfel incat se pot scrie transformatele Z pentru celelalte semnale ce apar in
sistemul de codare :

U,@)=5) ; U@ =DE);

sau, tinand seama de relatiile (3.2) 51 (3.3) :

Y(z) = H(z) %[X(Z)H(Z) +X(-2)H(-2)] +

(3.4)
+G(2) %[X(Z)G(z) +X(-2)G(-2)]
Pe baza acestei relatii se determina spectrul semnalului y[n] :
Y(Q)= H(Q)%[X(Q) H(Q) + X(Q +m) HQ + )] +
) (3.5)

+ G(Q)%[X(Q) G(Q) + X(Q + 1) GQ + )]

Dacia se folosesc filtrele cu raspunsurile in frecventd cu
caracteristicile de modul din figura 3.2 atunci sunt valabile relatiile :

H(Q)H(Q + 1) = GQ)G(Q + 1) =0
H*(Q) +G*(Q)=1

Pe baza acestor relatii, (3.5) devine :
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Y(Q)= %X(Q)H2 @+ %X(Q)Gz(Q) = (3.6)

_1 2 2 1
=5 X(Q)[H O +G (Q)] = X(Q)

Figura 3.11. Schema unui decodor pentru
semnale codate in subbenzi.

Deci, cu exceptia unei constante (egald cu 1/2), semnalele X[n] si
y[n] sunt identice. Se spune ci sistemul de decodare din figura 3.11 este cu
reconstructie perfectd. De aceea sistemul din figura 3.11 poate fi utilizat pentru
reconstructia perfectd a semnalului prelucrat de sistemul din figura 3.6, in
ipoteza ca se folosesc filtrele ideale cu raspunsurile in frecventa din figura 3.2.

OBSERVATII

O1. O analizd similarad poate fi ficuta si pentru cazul in care interpolarea si
decimarea nu se fac folosind constanta 2 ci o alta, de exemplu, P, PeN. In acest
caz nu se va mai obtine o descompunere in octave a benzii B a semnalului u[n]
ci in subbenzi a céror latime va descreste cu puteri ale lui P.

02. Pentru structurile care utilizeaza arbori simetrici se poate face o analiza
similara.

O3. Principala limitare a sistemelor de codare si decodare in subbenzi cu
structura arborescentd prezentate pand acum este cé filtrele cu raspunsurile in
frecventa din figura 3.2 nu sunt realizabile.

In continuare se vor determina clase de filtre realizabile care permit
codarea in subbenzi, cu structurd arborescenta si cu reconstructie perfecta.
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3.3. Codarea subbanda cu reconstructie perfecti
folosind sisteme cu structuri arborescenta cu filtre realizabile

Se considerd in continuare ca h[n] si g[n] sunt filtre realizabile. Un

sistem, echivalent celui din figura 3.10, destinat reconstructiei perfecte, este
prezentat in figura 3.12.

L]

d[n]

T2 b gln]

Figura 3.12. Sistemul de reconstructie corespunzitor
unui codor in doud subbenzi.

Conform acestei figuri rezultd cd semnalul de la iesirea decodorului
este o variantd intarziatd cu d a semnalului de la intrare.
Trebuiesc determinate raspunsurile la impuls h,[n] si g[n] precum
si conditiile pe care trebuie sa le indeplineasca raspunsurile la impuls h[n] si
g[n] pentru ca la iesirea sistemului din figura 3.12 sa se poata obtine semnalul
x[n-d]. In acest scop se rescrie relatia (3.4) :

2 X(2)= H, ()3 [X@H@ + X(-2)H(-2) |+ 6
+G, @) [X(@)6() + X(-1G(-2)]
sau, regrupand in membrul drept :
279X (2) = X(2) %[Hr (2H@) + G(@)G, (2) | +
+X(-2) %[Hr (2H(-2) + G(-2)G, (2) |
Aceastd ecuafie este satisfacuta si de solutiile sistemului de ecuati; -
H,(z2)H(z) + G(2)G, (z) = 2z ¢

H(-2)H,(2) + G(-2)G(2) = 0
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In continuare se rezolvi acest sistem, considerandu-se cunoscute transformatele
z notate cu H(z) si G(z). Determinantul sistemului este :

. H(@) G(2)

A= = H(z)G(-z) - H(-2)G(z)
) H(-z) G(-2)

Determinantii corespunzatori celor dous necunoscute sunt de forma:

_d G
A, =2 ). 227G(~2)
0 G(-z2)
Deci solutiile sunt date de relatiile urmitoare :
H. (2)= 22°G(-2)
" H(2)G(-2) - H(-2)G(2) (3.8)
G.(2)-— — 22 H(2)
7 H(z)G(-2) - H(-2)G(2) (3.9)

Evident, o conditie care trebuie impusa filtrelor din structura codorului este ca
ecuatia :

H(z)G(-2) - H(-2)G(2) = 0 (3.10)

sa nu aiba nici o radacind diferitd de radéacinile ecuatiei :

De aceea o conditie potrivitd pentru filtrele cu raspunsurile la impuls h[n) si
g[n} ar fi:

H(z)G(~2) - H(-2)G(z) = 2z¢ (3.11)
In acest caz relatiile (3.8) si (3.9) devin :
H,(2) = G(z) (3.12)

G (z)=-H(-2) (3.13)
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Deci raspunsurile in frecventd ale filtrelor de reconstructie depind de
raspunsurile in frecventd ale filtrelor din structura codorului conform relatiilor :

H, (Q) = G(Q+mn) (3.14)
G, (@) =-H(Q+m) (3.15)

iar raspunsurile in frecventa ale filtrelor din structura codorului satisfac :
HQ)G(Q + 1) - H(Q + m)G(Q) = 2¢ (3.16)

Hi(z) si G(z) sunt functiile de transfer ale filtrelor introduse de Esteban si
Galand [Smi.,Bar.’86] sub numele de "Quadrature Mirror Filters", QMF.

OBSERVATIE : Relatia corespunzatoare lui (3.11) in domeniul timp este :

S h[k]g[n ~ kJ[(-1)" 7" = (-1)*] = 28[n - d]
k

Intr-adevir :
G(-z)= g[n)(-1)"z"
H(-z)=> h[n](-1)"z™

Fie :
g'[n]=(-1)"g[n]

h'[n]=(-1)"g[n]
atunci :
H(z)G(~2) ¢> hin] * g'[n]
H(-2)G(2) & h'[n]*g[n]
2 & §[n-d]

si privitor la relatia (3.11) vom putea scrie :
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h[n}* g'[n] - h'[n] * g[n] = 28[n - d]
adica :

> (hk]g'n k] - h'[k]g[n - k]) = 28[n - d]
k

sau, revenind la notatiile initiale :
. (h{k)(-1)"“g[n ~ k] = (=1)*h[k]g[n ~ k]) = 28[n - d]
k

Ultima relatie poate fi restrnsd sub forma urmatoare :

S hiklg[n - k]{(=1)" ™ = (=1)"} = 28[n - d] (3.17)
k

Pentru valori pare a lui n aceasta relatie devine :
S[n—-d]=0

rezultand astfel necesitatea ca d sa fie un numdr natural impar.

S-a demonstrat agadar cd in urma folosirii filtrelor QMFE se poate
realiza o reconstructie perfecta utilizdnd o codare in doud subbenzi, daci filtrele
de reconstructie indeplinesc conditiile (3.12) si (3.13) iar filtrele de sinteza (cele
cu raspunsurile la impuls h[n] si g[n]) indeplinesc conditia (3.11) in care
valoarea lui d trebuie si fie impard. Relatia (3.16) este generald. Ea nu
furnizeaza informatii despre modul in care se proiecteazd filtrele de sinteza.
Smith si Barnwell au determinat o clasa de filtre de sinteza [Smi.,Bar.’86]. Este
vorba despre clasa filrelor "conjugate quadratur filters”, CQF. Ei au propus
urmatoarea legiturd intre raspunsurile in frecventd ale filtrelor de sinteza,
presupuse ca fiind cu raspunsuri la impuls reale :

G(Q) = - MH (Q+7) (3.18)

Folosind aceasta conditie membrul drept al relatiei (3.16) devine :

H(Q)G(Q + 1) - H(Q + m)G(Q) =
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- _HOQ) [ HH Q)]+ HQ+ m)[e INH (Q+m) ] =
= ¢ I(@+7N @ 19 H@Q)P +HEQ + o) }: 2 eI

Astfel relatia (3.16) devine, pentru d impar :
H(Q)” +[HEQ+n) =2 (3.19)
in acest caz raspunsurile in frecventa ale filtrelor de reconstructie devin :
H,(Q)=eMH"(Q) (3.20)
G, (Q)=-H(Q+m=) (3.21)
COMENTARII
1. Fie:

h'[n}=(-1)"h[n]

Se constatd ca :
h'[n] <> H(Q + 7)

Relatia corespunziroare relatiei (3.19) in domeniul timp este, conform relatiei
Wiener - Hincin :

Ry [0] + Ry [n] = 28[n] (3.22)

De aceea se poate afirma c, din punctul de vedere al proiectdrii filtrelor din
structura codorului, respectiv a decodorului, relatia (3.19) este mai avantajoasa
decét relatia (3.16).

2. Cunoscandu-se avantajele de implementare ale filtrelor RFI in comparaie cu
filtrele RII, in continuare se vor presupune ca fiind de tip RFI atét filtrele de
sinteza cat si cele de analiza. Daci filtrul cu raspuns la impuls h[n] este cauzal
atunci transformata sa Fourier in timp discret este :

H(Q) = Ljlh[n]e‘jﬂ"
n=0

iar transformata sa Z este :
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L-1
H(z)= Y h[n]z™"
n=0

unde L reprezinti lungimea raspunsului la impuls pentru filtrul considerat.
De aceea, admitdnd ca h{n] sunt numere reale :

H(Q)= Lz_lh[n]ejQ“
n=0
si:
L-1 .
H (Q+n)= > (~1)"h[n]e’*"
n=0

Conform relatiei (3.18) rezulta c& raspunsul in frecvents al celuilalt
filtru de sinteza va fi :

G(Q) = e T (~1)"h{aJeI™ == 3" (1) b{n]e -0
n=0 n=0

Pentru ca acest raspuns in frecventd sia corespundd unui filtru cauzal este
necesar ca pentru orice n cuprins intre 0 si L-1 (inclusiv capetele) sa fie
indeplinita conditia :

n—-d<0
si deci Intarzierea d trebuie sa satisfacd conditia :
d>L-1 (3.22)

Daca se respecta aceasta conditie atunci cele doua filtre de sintezi sunt ambele
cauzale. Rezultd ca valoarea minima a lui d este :

dmin :L (3.23)

Pentru a putea reconstrui cu intdrziere minimi este deci necesar ca sa se
foloseasca filtre de sinteza de lungime impara.

Pe baza relatiilor (3.20) si (3.21) se constati ci dacd este respectata
conditia (3.23) atunci si filtrele de reconstructie sunt cauzale.
3. Toate cele patru filtre (cu rdspunsurile in frecventa H(QQ), G(Q), H(Q) si
G{(Q)) au aceeasi lungime. Cu modificari minore schema poate functiona cu
filtre de analizd de o anumitd lungime si cu filtre de sintezd de altd lungime
[Coh.’92], [Rio.’93].
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3.4. Metode de proiectare a filtrelor CQF

Se face notatia :

F(z) = H(z)H(z™")

sau
F(Q) = HOH" (Q) = [HQ)] (3.25)

Conditia (3.20) devine :
F(Q) + FQ+x) = 2 (3.26)

Se proiecteaza sistemul cu raspuns in frecventid F(Q) pe baza relatiei (3.26).
Apol se deduce H(Q) pe baza relatiei (3.25) si in final se deduc G(Q2), H(Q) si
G(Q). .

In [Smi.,Bar.”86] sunt prezentate mai multe exemple de raspunsuri
in frecventd H(2) obtinute pa baza metodei de proiectare descrise. Clasa acestor
filtre poate fi restransd daci se impun conditii suplimentare. De exemplu se
poate impune :

- conditia de faza liniara (simetria raspunsului la impuls),

- conditia de lungime minimi a raspunsului la impuls,

- conditia ca expresiile esantioanelor raspunsului la impuls sa fie cit mai
simple.

Toate aceste conditii sunt foarte importante atunci cand se pune
problema codarii in mai multe subbenzi deoarece favorizeazi stabilitatea
numericd a algoritmilor care implementeazi sistemele din figurile 3.11 i 3.16.
Aceasta stabilitate este asigurata daca filtrele indeplinesc o anumita conditie de
regularitate [Rio.’93], [Dau.’88], [Dau.’92]. Conditia de regularitate este partea
care leaga teoria sistemelor de codare subbandi de teoria undisoarelor.
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3.5. Legitura dintre sistemele de codare in subbenzi
si teoria seriilor de undisoare

Teoria seriilor de undisoare dezvoltatd in [Mey.’90], [Dau.’88],
[Dau.’92], [Mal.’94] are ca scop constructia unor noi baze Riesz ale spatiului
LX(R). Se porneste de la definitia analizei multirezolutie.

DEFINITIA 1. se numeste analiza multirezolutie a spatiului L*(R),
multimea de subspatii Hilbert inchise {Vi,}nez care satisfac proprietitile :

). ...VimcVac Vo ...meZ
i) UV =L*(R), (Vy = {0}
meZ meZ

ii). VI(x) eV, f(2x) eV,
iv). 3 eV, astfel incat multimea { Qma(x) } = { 2™ (2™ - 1) }nez s3
formeze o baza Riesz a lui V,, pentru orice m.

Sunt prezentate numeroase exemple de analizd multirezolutie in
[Mey.’90], [Aka.,Had.’92], [Dau.’88], [Mal.’89], [Mal.’94]. Functia ¢(x) se
numeste functie de scalare. Numeroase exemple de functii de scalare se gisesc
in lucrérile deja citate. Conform [Mey.’90], [Mal.’94] orice baza Riesz poate fi
transformatd intr-o baza ortonormald.

Se va considera in continuare cd multimea {(p(x-k) }y.7 este o bazi
ortonormald a spatiului V.
TEOREMA 1. In ipoteza ca {(p(x-k)}xez este o baza ortonormali a spatiului Vy,
multimea {@yx(X)}kez este o bazd ortonormald a spatiului Vy,.
DEMONSTRATIE. In primul rénd se demonstreaza ca functiile @ni(x), keZ
sunt ortonormale. in acest scop se calculeazi produsul scalar :

o M m

(O (0P CN= 2 20(2™x-k)2 29" (2™x - Ddx =

-

=27 fo(2™x — k)" (2™ x — )dx

—o0

Facand schimbarea de variabila :

27™x =u
se obtine :
(P (0P CN =27 fo(u~k)o"(w-1)2mdu=" [p(u-k)o"(u-1)du
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Tinand seama de ortogonalitatea multimii {@(x-k)}xez rezulta ca :
<(pm,k(x)’ (Pm,l(x» = 6[k - 1]

si prin urmare multimea {@mi(X)}kez este ortonormala.

Se demonstreazi completitudinea multimii {@mx(X)}xez - in acest
scop se considerd o functie oarecare f(x) din V,. Descompunerea acesteia in
baza {(Q(x-k)}ez este :

() = 2 (Ex), o(x — K)o — k) (3.27)
k

Dar functia f(2™x)eV, conform proprietatii iii) a analizei
multirezolutie. De aceea facand in (3.26) schimbarea de variabila :

x =2""u
se obtine :

f27™u) =S (2™ w), 02 M u-k)e(2 " u k) (3.28)
k

Aceastd relatie arata ci orice element din V,, (fiind de forma f(2™x) unde f(x)
este in V) se poate exprima ca o combinatie liniard de elemente ale multimii
{@mx(X)}xez. Deci aceastda multime este completd. Rezultd ca ea este o baza

ortonormald a spatiului Vy,. Descompunerea functiei ¢ m(X) in baza {@(x-k)}xez
este :

01 (X)= 240, (%), 0x —K)o(x ~ k) (3.29)
k

Insa :
o _1
(@ (0,0 =K)= [2 2927 x—n)o"(x - k) dx

Cu schimbarea de variabila 27'x-n = 2"t se obtine :

o 1

(@1, 000(x-K) = [2 2927 1 )o" (L +2n - k) du

Se face notatia :
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(1,0 (%), 0(x —k)) =h"[2n - k]
si revenind la relatia (3.29) avem :

¢y, (x)=2 h'[2n-klo[x - k]
K

(3.30)

(3.31)

In continuare se determina proiectiile unei functii fo(x) din V, pe

spatiile V|, ..., Vy, adica functiile fi(x), ..., fu(x) :

£, = (660,01, (0) 0, ()
k

Coeficientii acestei dezvoltari se noteaza cu s;[n] si sunt dati de :

5[] = (£(x), 0, , (%)) = (f(x), 2 h"[2n ~ K]o[x — k]) =
k

= > h[2n - KKf(x), o[x — k)
k

Folosind notatia :
(B(x), 0(x = K)) = s [K]
se obtine :

s;[n]= > selk]h[2n - k]
K

Coeficientii acestei dezvoltari se noteaza cu s,[n] si sunt dati de :

so[0] = (00,0, 0N = [ £x)03 , (x)dx

Dar, revenind la definitia 1, pentrum = 2, avem :
_2 L
92, (0=2 2027 7x-n)=2 22 2027 (27'x)-n)=

1
=2 2¢,,(27'%)

Facand in relatia (3.31) schimbarea de variabila :
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se obtine :

1 1
2 2¢,,27'w)=2 23 h*[2n - k]2 'u - k)
k

sau, pe baza relatiei (3.36) :

02,5 (1) = 2 h"[2n ~ K]y (w) (3.37)
k

Procedénd analog se poate demonstra ci pentru orice m pozitiv este valabila
relatia :

Pm,n (X)ZZh*[zn_k](Pm_l’k(X) (338)
k

Inlocuind relatia (3.37) in relatia (3.35) se obtine :

$[n]= ff(X)(Z h'[2n- k](Pl,k(x)] dx =
k

o0 (3.39)
=Y h[2n- KKE(x), @ (X))
k
si astfel se poate scrie :
s;[n]=>"s,[k]h[2n - k] (3.40)
k
Se poate demonstra prin recurent ca :
Smln]=2sp, (kIh[20 - k] (3.41)
k
pentru orice m pozitiv.
Analizand membrul drept al relatiei (3.41) se constata ca :
Sml0] = Sy [P} D]} o5 (3.42)
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Cu alte cuvinte coeficientii dezvoltdrilor proiectiilor semnalului fo(t) pe doui
subspatii succesive V., si V,, adica Sma[n] i su[n] se pot determina prin
filtrare cu filtrul cu raspuns la impuls h[n] si prin decimare.

Facand notatia :

Soln] = x[n]

rezulté ca secventele s,,[n] , m=1+M pot fi obtinute folosind sistemul din figura
3.11. Aceasta este legitura dintre sistemele de codare in subbenzi si teoria
seriilor de undigoare care reprezinta subiectul acestui paragraf.

OBSERVATII.
O1. Se calculeaza transformata Fourier in cei doi membrii ai relatiei (3.31) :
I

! X
01,0 (0} =014 () = S{Z_Ecp(z“x—n)}(m):z"? Jol2 x — noray

—a0

« A . C e Al .
Facand schimbarea de variabild 27'x - n = u se obtine :

| 14 . .
o ()} =22 Jolu)e 2™ dy 02 [g(u)e-2ovg-2iongy -

1 ® [
=72 2jon J'(p(u)e‘zj“’"du =22 e"zj“’"(p(Z(o)

Deci :
G1,0 (0) =26 20)
si relatia (3.31) devine :

ﬁco(zco){Z(h*[zn —k]e'J““'m}b(m)
k

adica :

l

lgg(hv‘ k- 2n]e-jw(k-2n)}¢(®) (3.43)

o(20) =(

k‘
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unde am facut notatia
h"[m]=h{-m]

Se face schimbarea de variabild k-2n=p :
1 : Ciolk- 1 S
—~_Sh'Y [k-2n jok-2n) — - hY jop
N Zk: [ k ﬁg [Pk (3.44)
in continuare, dacd facem notatia :
1 .
3 [ple*® =moy(0) 45
72 (3.45)

relatia (3.43) devine :

$(2w) = my(0)p(w)
(3.46)

Se observa cd mg(w) are semnificatia de transformatd Fourier In timp discret a
. * . 1w
secventei h' [p], de variabila o.

{n relatia (3.46) se face schimbarea de variabild 2 @ =u si avem :

pw)= mo(%)(l{%) (3.47)

Folosind relatiile (3.46) si (3.47) se obtine :

$(20) = my(w)mg (%)@(%) (3.48)

Procedand iterativ se poate demonstra ca :
. > ® a
0)= — |§10
d(0) gmo(zp)@( ) (3.49)

Dar functia de scalare reprezinta de obicei raspunsul la impuls al unui filtru
trece jos. De aceea .

$0)=1, my(0)=1, X h'[p]=1
P
si relatia (3.49) devine :

84

BUPT



P(w) = ﬁmo(z%j (3.50)
p=1

in consecintd, in ipoteza ci produsul din membrul drept converge, rezultd ci
ultima relatie poate fi folositd pentru constructia unei functii de scalare.
Convergenta produsului din membrul drept este asiguratd de satisfacerea
conditiei de regularitate amintitd anterior (paragraful 3.1.4).

Deci mecanismul de constructie al unei functii de scalare este
urmatorul :
a). Se alege un raspuns la impuls de filtru trece jos h[n].
b). Se construieste secventa h""[n].
¢). Se calculeaza my(w) pe baza relatiei (3.45).
d). Se calculeaza ¢(w) pe baza relatiei (3.50).
[Bel.,Wan.’97],[Chu.’98],[Chu.’92(1)], [Gop.,Bur.’92], [Ram.,Vet.,Her.’96].
02. In [Dau.’88] se prezinta o modalitate grafica de constructie a functiei de
scalare bazatd pe utilizarea sistemului din figura 3.11. Pe baza acestui grafic se
poate aprecia cu usurinfd regularitatea functiei de scalare putindu-se decide
rapid dacd raspunsul la impuls h[n] a fost bine ales.
03. In [Ri0.’93] se prezinti conceptul de analizd multirezolutie pentru spatiul
Hilbert al semnalelor in timp discret de energie finita, 13(Z). Alte generalizdri
sunt prezentate in [Cha.’96], [Com.Pes.’96], [Han.’96], [Hla.,Ko0z.’91],
(Isa. lsa.’93], [Isa’93], [Isa.,lsa.’97], [Jaw.,Swe.’95], [Kri.,Bro.”96],
[Leb.,Vet.’97], [Lem.,Mal.’93], [Mal.’91], [Mal.’92].

In legiturd cu analiza multirezolutie introdusd prin definitia 1 se
poate defini complementu] ortogonal al lui Vi, in V., Wi,

Vm—l =Vm ®Wm

Sirul de subspatii { Wy} mez astfel definite reprezintd o descompunere ortogonali
a spatiului Hilbert al semnalelor de energie finitd LR), [Dau.’89].

DEFINITIA 2 : Sirul de subspatii Hilbert inchise {Wplmez este o
descompunere ortogonald a lui LZ(R) daca sunt Indeplinite conditiile :
). m#p => W, LW,

ii). |JVn, =L*(R)
meZ
[Cri65]. ,
In legaturd cu descompunerile ortogonale ale lui L%(R) se poate
demonstra urmatoarea teorema :
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TEOREMA 2. In W ; existi o functie W(x) astfel incét :
i) multimea {¥(x-n)}nez s fie o baza ortonormala a lui Wy;
1) multimea {Wy,(X)= 2™ W(2™™x-n)} ez 54 fie 0 baza ortonormalé a lui
W, pentru orice m din Z.
DEMONSTRATIE :
Vo =V, @ W,

O bazi ortonormali a lui V., este multimea {@.;n(X)}nez, conform teoremet 1.
Aceasta trebuie si se poati obtine prin concatenarea bazei ortonormale

{(x-n)}nez a lui Vg cu o bazd ortonormald din Wo.
Oricare ar fi semnalul f,(x) din V_; el se poate exprima In forma :

f(x) =1 (x) +eo(x)
unde fy(x) reprezintd proiectia ortogonald a lui £;(x) pe Vy iar eo(x) proiectia
Jui f.(x) pe Wy (eroarea de aproximare a lui f(x) prin fo(x)).
In continuare se construieste functia W(x). Pentru m=0 relatia

(3.42) devine :

Pg,n(X) = zh*[zn_k]q)—l,k(x) (3.51)
k

Deoarece functia ‘\Y(x) este in Wy (Wp < V.)), si ea trebuie s se poatd exprima
ca si o combinatie liniard a elementelor mulfimii {@.; (X)}ez. Prin analogie cu
(3.51) sd consideram ci :

Won(W=2.g" 20 —klo_;  (w) (3.52)
P

unde g[n] reprezinta raspunsul la impuls al filtrului cu raspunsul in frecventa dat
de relatia (3.18). Se calculelaza produsul scalar :

<\VO.n (X)a Y 0,m (X)> = <Z g*[2n - k](P—l,k (X)a Zg* [21’1 - 1](p—l,l (X» =
k 1
= %g*[2n - k]? gl2n = 1Ko_ 1 (%), 01,1 (X)) = (3.53)
=Yg'[2n-klg[2n - k]
k

Luénd transformata Fourier in timp discret inversa in relatia (3.18) se obtine :

gn]=(-1)*"h[d - n] (3.54)
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si prin urmare relatia (3.51) devine :

(Wo,n>Won(x))=2 h"[d-2n+kJh[d - 2m +k] (3.55)
k

Se cunoaste ci :
(90,0 (%),90,-n (x)) = 8[n — m] (3.56)
si calculénd membrul stang al acestei relatii, pe baza lui (3.51), se obtine :

(o, (X), 00— (X)) =2 h*[-2n — kh[-2m — k] (3.57)
k

sau, facand schimbarea de variabild p =-k - d, se poate scrie :

> h*[p-2n+d]h[p-2m + d]=&m - n] (3.58)
p

Folosind relatiile (3.55) si (3.58) rezultd c& :

<LFO,n(X):LPO,m(X)>:5[m— 1’1] (359)

S-a demonstrat agadar cd multimea {¥ ,(X) }.cz este ortonormala.

OBSERVATII :
O1. S-au demonstrat in acelasi timp relatiile :

> g'[2n - k]g[2m - k] = 8[m - n] (3.60)
> h*[2n - k]h[2m - k] = 3[m - n] (3.61)

care sunt utile pentru descrierea comportarii In domeniul timp a filtrelor cu
raspunsurile in frecventda H(Q) si G(€2). In continuare se verifica faptul ca
functiile yo(x) construite astfel nu apartin lui Vi. Pentru aceasta se calculeaza
produsul scalar :
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(¥4 1 (), 00 (6)) = (X120 = Ko 00), T [2m ~ Hlo,00) =
k 1
_ 3¢ (20 - KIS h2m = 1Ko (0), 011 () =
k 1

= Zg*[Zn ~-k]Y h2m-1]= [Zg[Zn - k]Zh*[Zm - 1])
K ! K |

unde am folosit relatiile (3.51) si (3.52). Se calculeazd suma din membrul drept
pentru schimbarea de variabila 2m-k=p si avem :

S g2n-kh'[2m-k]= S h*[plgl2(n —m) +p]= Rh.g[2(n ~-m)]
p

k

unde cu Ry [q] s-a notat intercorelatia secventelor h" si g. Dar pentru Ryg[q]
putem scrie :

Ry,[q) & H(QG™(2)

i o3[ Dor(5) e x(§ ) (5]

sau, tinand seama de relatia (3.18) :
R, [2q]1e0
si astfel va rezulta :

<\IJO,I\(X)’ (pO,m(X)) =0 Vmn € Z

Deci functiile a(x) sunt ortogonale pe V. S-a demonstrat cd multimea
{Won(X) } nez este ortonormala In spatiul Wo.
02. Se determina legatura in domeniul frecventa corespunzatoare relatiei (3.52).

in acest scop se calculeazd transformatele Fourier ale celor doi membri ai
relatiei (3.52) :

1
S(¥(x-n)}=Y g [2n- k]S{zE ©(2% — k)}
k

sau !
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1
e " P(0) =Y g"[2n - k]22 F{p(2x - k)}
k

unde, facand schimbarea de variabild 2x-k=u, se obtine :
S o2x-k)}= [o@x-kedx=

. u+k
% —jo==du 1 Jzk(co
= ue - —=—e —
_icp() ) 9>

si revenind la relatia anterioara :

e MY (0) = [% -j?g*[Zn - k]e'jgkj fp@)

de unde rezulta relatia pentru transformata Fourier a lui y(x) :

P(o)= [Z 3¢ - ke J%H”Jcb@)

Cu notatia :

P]e

m‘[z) %

uitima relatie devine :
: ARNE
\}l = — —
@=m{2Jo(2)

care este o relatie analogé celei notate (3.47).

&\

(3.62)

(3.63)

Functia y(x) poartd numele de undisoard mama iar functiile yyk(x)

se numesc undisoare. Tindnd seama de relatia (3.49), (3.63) devine :

woreefS)in(3)

89

(3.64)

BUPT



Aceastd relatie permite constructia unei undigoare mama pornind de la un
anumit raspuns de tipul h{n].
02. Se observa similitudinea dintre relatiile (3.45) si (3.62). Functia de scalare
se construieste cu ajutorul filtrului cu raspunsul la impuls h[n] iar undisoara
mama cu ajutorul filtrului cu raspunsul la impuls g[n].

Completitudinea multimii  {¥oa(X)}ncz este demonstratd 1n
[Mey.’90]. Se poate deci afirma cd multimea {Won(X)}nez este o baza
ortonormali a spatiului Wo. Afirmatia i) a teoremei 2 este deci verificata.

Demonstratia pentru verificarea afirmatiei ii) este practic identica
cu demonstratia teoremei 1.

In continuare se stabileste legitura intre proiectiile unui semnal

~

f(x) din V, pe subspatii succesive V., W,.. In acest scop se calculeaza
produsul scalar :

(W) o (x),0x—1)) (3.65)

Conform relatiei (3.52) se poate scrie :
W)= g 120 -kl g (%)
k

si astfel relatia (3.65) va fi:

(W, (),00¢- D) = (X g"[20 = K]og 1 (%),00, (X)) = g"[2n - 1]
K
Vom putea scrie astfel :
¥, 0= g’ [2n-Jox-1)
i
si:
€ (X) = Z<el (X)’ ‘{jl,n (X»\{Jl,n (X)

Aplicénd teorema proiectiei (Riesz), obtinem :

(e)(x), ¥, ()} = (fx),'¥) , (%)) = Qsolklo(x — k), ¥} , (%)) =

k
=3 5o () (), 0(x = k)" = 3 so[k]g[2n - k]
k k

Deci coeficientii dezvoltarii semnalului e;(x) in baza {ya(x)}nez sunt :
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2solklg[2n - k]
k

Insa pentru acesti coeficienti am facut notatia d,[n] in figura 3.11, deci :

d,[n]= ¥ so[k]g[2n - k]
k

Procedand prin recurenta se poate demonstra ci :

dp[n]=> s, [klg2n-k]= (F(x), ¥y 0 ()) (3.66)
k

Cu alte cuvinte coeficientii dezvoltarilor proiectiilor semnalului f(x) din V, pe
doud subspatii succesive Vyy $i Wy, Sni[n] si dg[n] se pot determina prin
filtrare cu un filtru cu raspunsul la impuls g[n] si prin decimare. Se constati ci
pentru m=1,M, secventele dn,[n] pot fi obtinute folosind sistemul din figura
3.11.

OBSERVATII :

O1. In lucrarea sa [Dau.’88] Ingrid Daubechies determind toate rispun-
surile la impuls de filtre RIF, h[n] si g[n] care satisfac o anumita conditie de
regularitate. Alte conditii de regularitate sunt prezentate in [Rio.’93(1)],
[Don.,Joh.’92], [Fro.”90], [Kov.,Vet.’93], [Mal.’90].

Aceste raspunsuri la impuls sunt tabelate si sunt clasificate dupi
lungimea lor. De exemplu filtrul DAU2 este unul cu lungimea rispunsului la
impuls egald cu 4.

Dezavantajul major al acestor filtre este cd nu au caracteristici de fazi
liniare. Cu cat lungimea filtrelor creste, cu atit erorile de rotunjire ale
coeficientilor sunt mai insemnate.

02. Dacé se abandoneaza ipoteza de ortonormalitate a multimii {@(x-n) }pez,
considerdndu-se ci aceasta este doar o bazd Riesz, atunci teoria prezentatd in
acest paragraf poate fi generalizatd. Aceastd generalizare a fost ficutd in
lucrdrile [Coh.,Dau.,Fea.’92] respectiv.  [Coh.’92] obtindndu-se clasa
undisoarelor biortogonale cu suport compact. Filtrele corespunzétoare sunt tot
de tip FIR dar de aceastd data filtrele de reconstructie au lungime diferita de
filtrele de sintezd. Ele pot fi filtre cu fazi liniard. Numeroase exemple de
raspunsuri la impuls de filtre din acesti clasa sunt prezentate 1n lucrarile citate.
03. Avantajul abordarii bazate pe utilizarea undisoarelor ortonormale asupra
celei bazate pe undisoare biortogonale este prezentat in continuare.

Folosind notatiile utilizate pana aici, putem scrie :
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M
fo(x) = () + 2 em(X)

m=1
Astfel
, M M
Hfo )| =)+ Z e (X),fm(X) Z en(X))=
= (fy (x), T () + Z em(x))+(z e (x), i)+ Z en(X))=

m=1

= (34 00, T () + (B (%), Zem(X)>+<fm(X) Ze x)" +<Z ey (%), Z%(X))

m=1

=[ep GO + 2Re{<fM =), Y em<x>>} +
m=1

m (X)
=1

in aceastd relatie, deoarece avem :
fyx)Lley(x) , vm = 1+ M
va rezulta si

M
L Ye,(x), Yvm=1+M
m=

jar in ceea ce priveste norma lui fo(x) putem scrie:

2 M 2
(ol =l Ol +| L ek ()
k=1

apoi, folosind proprietati ale produsului scalar :
M
'\Zek(X)J —(Zek(x) 281(>x)> Z(ek(X) Zel(x»—
) e
= 22,00 (00 = Z\lek(x)n
Revenind, se poate spune ca am demonstrat ci:

o =HCof + Lo 667
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Pe baza relatiei lui Parseval se poate scrie relatia in timp discret
echivalenti relatiei (3.67). Aceasta este :

M
Isonf* =Jswlnl]” + kgllldk[n]H2 (3.68)

Relatiile (3.67) si (3.68) nu sunt valabile in cazul undisoarelor
biortogonale. De aceea se poate afirma ca este de preferat si se utilizeze
undigoarele ortogonale atunci cdnd sunt necesare aproximari de eroare medie
pétraticd minima.

O4. Teoria expusd poate fi generalizatd i pentru codoare in subbenzi cu
structurd arborescentd simetricd. Aceastd generalizare este ficutd in
[Coi.,Wic.’93].

OS. Teoria expusd poate fi generalizatd si pentru codoare in subbenzi care
utilizeaza decimatoare si interpolatoare cu constante M diferite de 2 [Coh.’92]
[DeS.,Iun.,Aub.’94].

06. O altd directie de dezvoltare a codoarelor In subbenzi este cea bazatid pe
utilizarea filtrelor de analizd si sintezd RII, [Vet.’92], sau a celor variabile in
timp [Bar.,Sod.,Nay.’94].

O7. Relatia (3.32) reprezintd o teoremd de esantionare generalizatd
(Duf.,Sch.’52], [Jer.”87], [Lim.,Opp.’88], [Mal.”89(1)], [Naf.,Isa.,Isa.’93].

3.6. Transformarea undisoara discreta TUD

in paragraful anterior s-a stabilit legatura dintre seriile de undigoare
si tehnica codérii in subbenzi. Cu ajutorul sistemului din figura 3.11 poate fi
introdusd notiunea de transformare undisoara discretd. Acest sistem transforma
secventa x[n] n secventele sy[n] si di[n] dy[n],...,dy[n]. Fie y[n] secventa ob-
tinutd prin concatenarea acestor secvente :

y[n] = {smin}.d;[n], ... ,dy[n] }
Operatia :
X[n] = y[n]
poartd numele de transformare undisoara discreta ( TUD ). Operatia :

y[n] — x[n]
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care poate fi implementatd de sistemul din figura 3.16 poarta numele de
transformare undisoara discretd inversa (TUDI).

Se poate demonstra cd TUD este liniard si ortogonala. in
continuare se prezinti pe un exemplu algoritmul de calcul al TUD
[Mat.,Rad.,Sta.’96], [Nay.,Bar.,Smi.’91(1)}, [Pap.,Hla.,Bou.’93], [Rio,Duh.’92],
[She.’92], [Sim.,Rie.,Sch.,Nas.’97] [Sad.,Nay,Bar.’94], [Sri.,Jam.’95],
[Swe.,Pie.’93], [Swe.’94] [Swe.’94(1)] [Swe.’96]. Fie X vectorul secventei de
intrare :

so(8]
X=S,= S°€7]
so(1]

Se considers c# lungimea filtrelor h[n] si g[n] este 4. Primul pas al algoritmului *
este descris de relatia :

Y, =M, X

unde matricea M, este datd de relatia :

h[0] h[1] h[2] h[3] 0 0 0 0
~h[3] h[2] -h[1] h[0] 0 0 0 0

0 0 h{0] h{1] h2] h[3] 0 0

M, = 0 0 —h[3] h{2] —h{1] h[0] 0 0
0o 0 0 0 h[0] h{1] h[2] h[3]

0 0 0 0 —h[3] h[2] -h{1] h[0]

h[2] h[3] 0 0 0 0 h[0] h[1]

| —h[1] h[0] 0 0 0 0 -h[3] h[2]]

Se constata ca se obtine :

Y, =[s,[41d, 415,31 d,[3]5,[21 ¢ [2]5,[11d,[1]]

Prin permutari rezulta :
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(Yl')T = [51[4] /(3] ,[2] 5,{1] d,[4] d,[3] d,[2] d,[1]]

care este un vector obtinut prin concatenarea secventelor s|[n] si d[n].
Separadnd aceste secvente se obtin vectorii :

1 T
(X1) =46 821501
(%3)" =1,041 4,131 4,20 1]

Fie M| matricea obtinuta prin restrangerea matricii My la sfertul siu din stinga
sus :

[ h[0] h[1] h[2] h[3]]
—h[3] h[2] -h[1] h[0]
0  h[0] h[1]
0 -h[3] h[2]]

=
Il

0
L 0

Cel de-al doilea pas al algoritmului este descris de relatia :
Y, =MX;
si rezultatul este :

Y7 =[5,[2] d,[2] s,[1] d,[1]]

In mod analog rezultd prin permutari :

1 T
(¥3) =[52121 5,[1] d 2], 1]]

unde dacé separdm secventele s,[n] si d;[n] obtinem :

() =215 s (x3)" =, 210,017

Acum, cu ajutorul vectorilor X,', X,? si X12 se construiegte vectorul Y :
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Aceastd relatie reprezinta rezultatul aplicarii transformaril undisoara discrete
vectorului X [Pre.,Teu.,Vet.,Fla. ’95]. Analizand numarul de operatii efectuate
se constatd ca pentru primul pas al algoritmului au fost necesare 32 de tnmultiri
si ca pentru al doilea pas al algoritmului au fost necesare 16 inmultiri, in total
68. Daca vectorul X ar fi avut N elemente atunci s-ar fi efectuat un numdr de
inmultiri de ordinul 4N [Rio.,Vet’91]. Daci s-ar fi folosit filtre de lungime L
atunci acest numar ar fi fost LN. Pentru N suficient de mare se constata ca
numarul de inmultiri necesare este inferior lui N log;N, adicd transformarea
undigoara discreta poate fi efectuatd mai rapid decdt FFT a aceleiasi secvente.
Acesta este motivul pentru care aceastd transformare se mai numeste §i
transformarea undigoara rapida.

Pentru calculul transformdrii inverse trebuie aplicate operatiile descrise
anterior in ordine inversi. Bineinteles in locul matricilor Mg, M, ... trebuiesc
folosite matricile MOT, M, etc.

Ca orice transformare, care se aplicd unei secvente de duratd finita, si
acesta transformare prezintd erori la limitele intervalului de timp considerat.
Pentru primele esantioane ale secventei x[n], filtrele h[n] si g[n} incd nu sunt in
regim permanent iar, la terminarea secventei x[n], filtrele folosite nu sunt inca
relaxate [Ben.,Teo.’93], [Bor.’96], [Cod.’94], [Dau’93]. Pentru diminuarea
acestor erori, sunt prezentate diferite metode in [Rio.’93], [Coh.’92],
[Abr.,Fla.’94]. Dacd se doreste realizarea unei TUD pe blocuri atunci, pentru
diminuarea erorilor provocate de problemele de la marginile blocurilor, se poate
aplica una din metodele denumite "overlap and add" sau "overlap and save"
[Opp.,Sch.’86].

Transformarea TUD este caracterizatd de cdtiva parametrl. Unul dintre
acestia este expresia raspunsulul la impuls h[n]. Conform [Asz.,Isa.’94] acesta
trebuie corelat cu forma semnalului x[n]. in cazul in care semnalul x[n] variaza
rapid este preferabil si se utilizeze un filtru cu rispuns la impuls mai scurt.
Existi aplicatii in care este necesar ca raspunsul la impuls hin] s se modifice pe
parcursul  calcululul transformatei TUD  [Coi.,Wic.’93],  [Dau.’91],
(Don.,Joh.’92], [Gop.,Bur.95], [Her.,Kov.,Vet.’95], [Isa.’94], [Kov.,Vet.’95],
[Lem.’90], [Nag.lke.’96], [Pho.,Kim.,Vai.,Ans.’95],  [Tol.,Hol.,Kal.’95],
[Vai.’93(1)], [Wic.’96], [Yao.,Cha.’%4], [Zha.,Des.,Pen.’96].

Un alt parametru al transformaérii este constanta M (numit rezolutie). In
exemplul dat pentru descrierea algoritmului de calcul al transformarii s-a folosit
pentru M valoarea sa maxima posibild. Nu este insi necesar ca lungimea
secventei sy[n] din structura vectorului Y si fie minima (adicd 2). Existd
aplicatii in care lungimea secventel suin] din structura vectorulul Y este mal
mare [Coi., Wic.'93].
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In sfarsit, un ultim parametru al TUD este lungimea secventei de
intrare, N. Aceasta trebuie sa fie de obicei o putere a lui 2. Pentru o alegere
convenabila este posibil sd avem nevoie de o transformare pe blocuri [Asz.’96].

Pe langd utilizarea sa la imbunatitirea RSZ, transformarea
undigoard discretd mai are si alte aplicatii. Cateva dintre acestea sunt prezentate
in: [Asz.’97], [Cal,, Dau.,Swe., Yeo.’96], [Che., Don.’94], [Cho., Wil.’89],
[Coh., Dau.’93], [Don.’92 (1)], [Don.’93(2)], [Don., Joh.’93], [Don.’93 (3)]
(Don.’94], [Don., Joh.’94 (1)] si [Don.’95].

>
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CAPITOLUL 4. IMBUNATATIREA RAPORTULUI SEMNAL PE
ZGOMOT PRIN UTILIZAREA TRANSFORMARII UNDISOARA
DISCRETA

Folosirea TUD 1in imbunititirea RSZ este o tehnicd foarte
moderna. In ultimii ani s-au imaginat diverse aplicatii in aceastd directie.
" Principalele referinte bibliografice pentru utilizarea acestei tehnici sunt
[Coi.,Wic.’93], [Mou.’94], [Cam.,Mas.’94], [Don.,Joh.’91], [Don.,Joh.’92(1)],
[Don.’93(1)], [Joh.”93].

In continuare se presupune ca :

x(1) =x,(t) + n()
unde x,(t) este componenta utild a semnalului de prelucrat iar n(t) este
componenta sa perturbatoare. O primi problemd este efectul aplicarii TUD

semnalului x(t). Pentru inceput acesta va fi considerat un semnal aleator §i
ergodic.

4.1. Analiza statistica a coeficientilor TUD ai unui semnal aleator,
stationar si ergodic

Prin proiectie ortogonald a semnalului n(t) pe spatiile Wy, , m = 1+M se
obtin semnale de energie finita. Coeficientii du[n] sunt, conform relatiei (3.66) :

dp[n] =(n(), ¥y, ()

Produsele scalare au sens pentru undisoare cu suport compact. Se poate observa
ca acesti coeficienti reprezintd un semnal aleator in timp discret. Se calculeaza
autocorelatia statistica a acestui semnal :

Ry [k—=11=E{d,[K]dy [} = E{n), ¥ x (OX0(0, ¥ (0)7} =
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[

=E j n(t)‘{’r;,k (t)dt[ Tn(u)‘l’,;’l(u)duj = E{ jn(t)n*(u)‘P,;’k(t)‘Pm,l(u)dtdu}

—o0 -0 R2

Conform teoremei lui Fubini operatorul de mediere comuti cu cel
de integrare si obtinem :

Ry [k-1]= | E{n(t)n* (u)}‘lf;;,k ¥, (Wdtdu
R2

In integrant se recunoaste ca factor autocorelatia statisticd a semnalului aleator
n(t). Se poate deci scrie :

Ry [k-11= J'Rn[t—u]‘P;’k(t)\Pm’l(u)dtdu

m
R2
unde, avind In vedere ¢ :

[R,[t=ul¥,, (Wdu=R,()*¥, ()
R

rezulta :

Ry, [k 11= [(Ry (0% (05, (O

R

Aplicénd relatia lui Parseval se obtine :

Re, [k-11=5 - R (@)@ c(@)d0
R

m

P (©)=27 (2" 0)
si astfel ultima relatie devine :

Zm(l—k)

~ N 2 :
R, [k—l]_zi Ry (2" [#em o) e 2™ do
R

m

Vom face schimbarea de variabild 2™ @ = u §i revenim :
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I SRR A —jul-k)
Rdm[k—-l]-EJRn(z u)[(u) e du
sau .
(2p+Drn . 5 )
Ry, k-1)=- Z Ry 27muJ)] e 40P
P (2p-Dn

O noud schimbare de variabila : QO = u - 2pn ne conduce la :

Ry, k1= Z jR (-m(Q+zpn))\i/(Q+2pn)\2e—i<9+2P"><"k>dQ

Ry [k-1]= % nj{ZR ( Q+ 2pﬂ;)))“i’(Q + zpn)lze—xmzpnxl—k)dQ

Avand in vedere cd membrul drept reprezinti o transformare Fourier in timp
discret inversa se poate scrie :

Ry, (k=116 YR, (27 @+ 2pm) ¥+ 2pm)

- (4.2)

Deci densitatea spectrald de putere a semnalului aleator dnfk] depinde de
densitatea spectrala de putere a semnalului n(t) prin relatia (4.2). Deoarece,
conform acestei relaii, autocorelatia secventei d[k] depmde doar de diferenta
momentelor (k-1) putem afirma ca si semnalul d,[k] este stationar.

OBSERVATII :

O1. Daca semnalul n(t) este un zgomot alb atunci Ry(0)=1, VoeR si relatia
(4.2) devine :

~ 2
Ry [k-11¢ S W(Q+2pn)
dm . ‘ 1 (4.3)

In continuare se calculeaza suma din membrul drept al acestei
relatii. In acest scop se porneste de la proprietatea de ortogonalitate a
multimii {¥(x-k) }xez :

(Y (), ¥(x - k)) = 3[k]
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Pe baza relatiei lui Parseval se obtine :

L (B (o), e P (0)) = §K]
21

adicd :
e 2 jok
ﬂ‘{’(w)‘ e/ do = 278[K]
sau
2p+Dm . 5 .
> j\P(m)’ el**de = 218[K]
P (2p-D=

Daca se face schimbarea de variabild w-2pm=u se obtine :

% [3 [P+ 2pn)}2e1“kdu = §[K] (4.4)
“ernp

Membrul stang al ultimei relatii reprezintd cel de-al k-lea coeficient al
descompunerii in serie Fourier a unei functii periodice de perioada 2n. Relatia
(4.4.) arata ca aceastd functie are doar un singur coeficient Fourier nenul si
anume acela cu indicele 0 (adica componenta continua). Rezulta cd functia
considerata este constantd. Avand In vedere ca pentru k=0 relatia (4.4) devine :

th > 1‘?(u + an)‘zdu =2n
-n P

rezultd ca valoarea acestei constante este 1 . S-a demonstrat In acest mod ¢ :

2
=1

| (4.5)

> "-i’(u +2px)
P

In consecinta relatia (4.3) devine :

Ry [k=1]<>1

Astfel daca semnalul n(t) este un zgomot alb atunci si semnalul d[n] este un

zgomot alb in timp discret. Deci la fiecare iteratie a TUD (indiferent de m) se
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Astfel daca semnalul n(t) este un zgomot alb atunci si semnalul d[n] este un
zgomot alb in timp discret. Deci la fiecare iteratie a TUD (indiferent de m) se
obtine tot un zgomot alb. Rezultd ¢ TUD nu coloreazi esantioanele semnalului
x[n] (de la intrarea sa) desi sunt ficute numeroase filtrari ale acestuia.

02. O formuld analoagd relatiei (4.2) poate fi demonstratd si in cazul
semnalelor s,[n], m=1+M. Aceasta este :

R, [k-11=YR,[™@+2pm)}p(@ -+ 2pm)?
- (4.6)

Demonstratia este identicd cu cea pentru relatia (4.2). Acest rezultat, pentru
m=1, este prezentat $i in [Coh.’92].

03. Dacid in relatiile (4.2) si (4.6) se trece la limitd pentru m—>c0, atunci se
constatd ca autocorelatia semnalului in timp discret (s[m] respectiv d[m]) tinde
la:

L=YR,(0)a(Q+2pm)’
P

unde o poate fi ¢ sau ‘Y. Avand In vedere ci si pentru ¢ se poate demonstra o
relatie identicd cu (4.5), putem scrie :

L=R,(0)

Cu alte cuvinte, indiferent de tipul zgomotului n(t), coeficientii sy[n] si dy[n]
tind asimptotic spre zgomot alb in timp discret. Aceastd proprietate este
fundamentald deoarece rezultd cd sistemul de implementare al TUD poate fi
privit ca un filtru de albire.

De aceea se poate utiliza oricare dintre metodele de crestere a RSZ
in cazul perturbatiilor de tip zgomot alb, daci se lucreazi in domeniul
transformatei.

O4. S-a demonstrat ca :

lime{dm (K17, [11}= 8k - 1]

Dar daca se noteazd cu c[n] coeficientii transformarii Karhunen - Loeve a
semnalului n(t), atunci:

E{c[k]c[1]} = 6[k — 1]
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Astfel se poate afirma ci indiferent de undisoara cu suport compact folositi,
TUD tinde asimptotic la transformarea Karhunen - Loeve. Acest rezultat
justifica  utilizarea TUD in compresii de date, [Dau.,Swe.’95],
[Den.,Jaw.,Pet.,Swe.’93],  [Don.’91], [Gre’96], [Dum.’96], [Fro.’95],

[Gag.,Lin.’94], [Isa.’95).

In continuare se calculeazi mediile si dispersiile semnalelor
aleatoare sy[m] si dy[n], m=1+M. Astfel pentru semnalul d,,[n] :

E{dy[n]} = E{(n(t), ¥, 1 00} =E{ [ n()¥y,  (dt}

sau, aplicand din nou teorema lui Fubini :

E{dy K]} = | B} (Odi= [ MW, (Ot

unde cu M, s-a notat media semnalului aleator n(t).
Ultima relatie se mai poate scrie :
E{dy[K]} =M, ¥}, 1« (0)

Dar :

m

P (0) =22 792 kg (am )
si, revenind :
E{d,[K]}=M,22¥(0) “.7)
Aplicdnd 1nsa relatia (3.63) din capitolul precedent :
¥(0) = m (0)p(0) = m, (0)

o formd echivalenta a relatiei (3.19) este :

HQ) +|G(Q)* =2 (4.8)
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unde :
h, & H(Q) si g, & GQ)

Utilizand si relatiile (3.45) si (3.62) :

hY' [n] & +2my (Q)
si g" [n] > 2 m,(Q)

vom putea scrie :

V2my(Q) =H"(Q)
2m (Q) =G (Q)

Relatia (4.8) se va scrie, pentru Q=0 :
imo () +|m, (0) =1
Punand ©=0 in relatia (3.46) :
my(0) = 1
si pe baza relatiei (4.9) vom obtine :

Im, (0)f= 0 ; Yg'[p]=0
p

si deci :
$(0)=0
In final, relatia (4.7) se scrie :

E{d_[k]}=0 , m =1+M

(4.9)

(4.10)

(4.11)

S-a demonstrat ci toate semnalele aleatoare d,[n] sunt de medie
nuld indiferent de m. Acest lucru era de agteptat avdnd in vedere cd acesti
coeficienti sunt obtinuti prin folosirea filtrelor cu rdspunsurile la impuls g[n]

(care sunt filtre trece sus).

In continuare se calculeazd dispersiile acestor semnale. Avand in

vedere ca media lor este nuld, se obtine :
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E{d},[K]} =R, _[0]

sau, pe baza relatiei (4.1) :

E{dZ[k]}= ;TERJ R ™) du (4.12)

Aceasta este relatia care exprimi dispersiile semnalelor dnfn] pe baza densititii
spectrale de putere a semnalului aleator n(t).

OBSERVATII :

O1. Dispersiile semnalelor aleatoare dy[n] pot fi minimizate prin alegerea
judicioasa a undisoarei mama ‘F(t) (in acord cu densitatea spectrald de putere
Ru(w)).

0O2. Daca n(t) este un zgomot alb de medie nuli si dispersie ¢° atunci :

Ry (0)=o?

si:
p+1)n
E{d2[k] ——Z j |‘P(u)| u—— JZ)\I’(qu?pn)l du=c"
2n p (2p-)m L p

Deci In cazul in care n(t) este un zgomot alb de medie nuli si dispersie o” atunci
semnalele aleatoare dm[n] sunt tot de tip zgomot alb in timp discret de medie
nuld si dispersie o®. La aceeasi concluzie se ajunge si in [Ama.,Vuz.’94],
[Ama.,Vuz.’97], [Ama.,Vuz.’97(1)], [Ama.,Vuz.’97(2)], [Ama.,Vuz.’97(3)].
03. Pentru m—»co relatia (4.12) devine :

E{d2[k]} =R (0
{ m[ ]} l]( ) (413)

Aceastd relatie descrie comportarea asimptoticd a dispersiilor semnalelor
aleatoare d,[n].

In continuare se determini momentele de ordinul I si II ale
semnalelor aleatoare sy[n] :
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E{Sm [I’l]} = E{< n(t))(pm,k (t)>} = E{ J- n(t)(p:n,k (t)dt

-0

adica :

E{sulk]} = [E{n()}on®dt= | M0y, (Dt

unde cu M, s-a notat media semnalului aleator n(t).
Ultima relatie se mai poate pune sub forma :

E{Sm[k]} = Mn(b*m,k(o)

Deoarece se poate scrie :

m
By (@) =22 71027 G(2™ )

vom avea :

m

E{spnk]}=M,22(0)=M,2

m
2

Deci media semnalelor s,,[k] creste cu cresterea lui m.
Dispersiile acestor semnale sunt :

E{sh[k]}=R,_[0]-E*{s,[k]}

Pentru autocorelatie avem :

1
R, [0]=—
Sm[ ] o

R, 2™ w[((w)* du
R
st obtinem :
E{s3 K]} == [R, 2" wjp(u)f du—27M,
27 R
Daci semnalul este de medie nula atunci :
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o(u)’ du

1 o -m
E{sﬁq[k]}=£ RIRn(?- u) (4.16)

OBSERVATII :

O1. Dispersiile semnalelor aleatoare sm[n] pot fi minimizate prin alegerea

judicioasd a functiei de scalare ¢(t) (in acord cu densitatea spectrald de putere
Ruy(o)).

02. Daca n(t) este un zgomot alb de medie nuli si dispersie o atunci

R,(®)= 0o’
Si:
o L EPHhr 2 o’ 2
E{s2[k]}=— [ o) du=— [ >]d(u+2pm)*du = o
215 2p- 27 2 p

Deci in cazul in care n(t) este un zgomot alb de medie nuli si dispersie o atunci
semnalele aleatoare s,[n] sunt tot de tip zgomot alb in timp discret de medie
nuld si dispersie o,

03. Pentru m—co relatia (4.16) devine :

E{sa[k]} =R, (0)

Aceastd relatie descric comportarea asimptotici a dispersiilor semnalelor
aleatoare s;,[n].

0O4. Conditia :
E{nt)}=0
previne divergenta sirurilor E{s,[k]} si E{ smz[k]} cand m-—»co.
O5. Dacd n(t) este un semnal aleator si stationar de medie nuli atunci
secventele su[n] s d[n] converg asimptotic (pentru m—»o0) la semnale aleatoare

de tip zgomot alb de medie nuld si dispersie R,(0). Aceastd observatie justifica
ideea de extrapolare a tehnicilor de imbunatitire a RSZ in domeniul TUD,
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pentru semnale perturbate aditiv cu zgomot alb, prezentate in [Isa.’95(1)]. O
analizd asemanitoare este prezentatd in [Pas.,Gay.’95]

4.2. Filtrarea adaptiva neliniari in domeniul transformatei

Una dintre tehnicile de filtrare adaptivd neliniard in domeniul
transformatei a fost introdusd de Donoho [Don.’92], [Don.’93] sub numele de
"wavelet shrinkage". La baza acestei metode sti transformarea neliniara :

dpli] = sgn{d ,[i1} - ( d[i]| -s) (4.17)

unde s reprezintd un prag proportional cu dispersia zgomotului n(t). Se observa
cé este vorba despre o filtrare adaptivd, parametrul s depinzind de semnalul
n(t), prin intermediul dispersiei acestuia. Se constatd ca operatorul definit de
relatia (4.17) este unul neliniar. Avand in vedere ca :

x[k] = x, [k} + n[k]

si cd TUD este liniard, rezultd ca :

dmx [k] = dmu [k] + dmn [k]

sgn x

’
™

Figura 4.1. Transformarea functionala descrisa de relatia (4.17).
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Aplicarea relatiei (4.16) coeficientilor d mnlK] are ca efect sciderea
valorii acestora. De aici vine §i denumirea metodei "wavelet shrinkage". Din
nefericire sunt afectati si coeficientii dnu[k]. Conform referintelor bibliografice
deja citate, metoda propusi este eficients eliminand aproape complet zgomotul
dar distorsiondnd §i semnalul util. De aceea aceasti metoda se aplicd doar in
cazul semnalelor x(t) cu raport semnal pe zgomot mare (atunci cind s este
neglijabil in comparatie cu dpy[n]).

In continuare se analizeazi metoda propusa. Relatia (4.17) descrie
schimbarea de variabila aleatoare:

y =sgnx-(|x|-s)

Aceasta transformare functionald este reprezentata grafic in figura 4.1.

Notam cu X variabila aleatoare care descrie comportarea statistica
a semnalului d,[i] la momentul fixat i. Considerind ca semnalele dm[i] sunt de
tip zgomot alb (presupunere justificatd in paragraful anterior) rezultd ci
variabila aleatoare X este distribuitd gaussian (avand media 0 si dispersia °).

\ pX(X)

Figura 4.2. Densitdtile de probabilitate ale variabilelor aleatoare X si Y.

Aplicand variabilei aleatoare X transformarea functional descrisa
in figura 4.1 se obtine variabila aleatoare Y. Se determind py(y) in functie de
densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare X, px(x). Conform figurii 4.1
rezulta :
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px(x1) n Px(xz)

py(y) = &y dy
dx, dx,
unde :
X|€(=0,0)y=x,+s < X, Ty-—S;
Y -1 ye(oos)
dx,
Si:
X, € (0,0 )y =%x5 -5 < Xy = Yy +S5;
d_y: ’ye (_S,w’)
dx,

De aceea se poate scrie :
Py(¥) = px(y=s)o(s—y) + px(y+s)o(y +s)
In figura 4.2 sunt prezentate cele doud densitdti de probabilitate
px(X) st py(y)-

Se constatd faptul cd functia py(y) este parid. Media acestei
variabile aleatoare este :

my = [ypy(y)dy =0

fiind integrala pe un interval simetric a unei functii impare .
In continuare se determind valoarea dispersiei variabilei aleatoare

2 . I . . .
Y, oy pe baza dispersiei variabilei aleatoare X, °.

ov = [y’ py(dy=

= J‘ yz[px(y—s)o(s—y) +px(y+s)c(y+s)]dy: (418)

s [o0]
= [ ¥’ px(y-9)dy+ [y?py(y+s)dy

—0 —s

Se calculeaza cele doud integrale :
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S
L= [y pxly-s)dy

Se face schimbarea de variabild y-s = u si avem :

0
U+s)? pydu = [ 2 py(u)du +

—

I =

. (4.19)

0
+ 2s I u py(u)du + _[ ssz(u) du

-0

Dar :
0 2 (52 . 0 1
J-u“px(u)du=7 si _[px(u)du=FX(O)=5

unde cu Fx(x) s-a notat functia de repartitie a variabilei aleatoare X. Deci relatia
(4.19) devine :

0
_C S
I = 7 + 2s Ju px(u)du + 7 (4.20)

Urmeaza calculul lui :
= [y’py(y+s)dy
-s
Se face schimbarea de variabila y + s =u si avem :

L= (u—s)’py(u) du= jusz(u) du -
0 0

- 2s fupy@du + 5 | py(u)du =
0 0

2 S 2
(o S

=2 _2 du + =
5 sé[upx(u) u 5

Deoarece functia px(x) este pard, cu schimbarea de variabild u = - v va rezulta :
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o 0 0
J.u py()du = - j Vpy(=v)dv = - _[ v py(v) dv
0 - -0

si astfel I, devine :

2
S
u py(u)du + > (4.21)

S

26_7
2

8'—"0

Pe baza relatiilor (4.20 ) 5i (4.21 ) pentru relatia (4.18) avem :
R 0
oy =l +1,=0" +4s J'upx(u)du+s2 (4.22)

-0

In continuare se calculeaza integrala din membrul drept al relatiei

(4.22):
0 0 -
I3 fupx(u)du—J_ J'ue 20" qu=
2 2
_u 2 LU
T o jdGZGZ =-2 e2°20=_6_

De aceea se obtine :

2 2 c 2
Oy =0" — 45 — + s
Y o (4.23)
Trebuie determinatd multimea valorilor luj s pentru care are loc
relatia :
2 2
oy <o (4.24)
o} -2
20
V2n
1
4o
2 B
-2 —
o3 A \/ﬂ
K

s~ dsc/ 27

Figura 4.3. Multimea valorilor lui s pentru care
metoda "wavelet shrinkage" este eficienta.
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Pentru aceste valori, prin aplicarea transformarii (4.17) se obtine un nou semnal

aleator (descris de variabila aleatoare Y la momentul i) a carui putere este

inferioard puterii semnalului d,[n] si deci metoda propusa este eficienti.
Conditiile (4.23) si (4.24) conduc la relatia :

52—4SL<0

V2n

Solutiile acestei inegalitati sunt localizate ca in figura 4.3.
S-a demonstrat in acest fel ci valoarea minimi a deviatiei standard
a variabilei aleatoare Y este :

- |r=2
Cstin - o= 0’6 c (425)

si cd aceasta valoare este obtinutd pentru un prag s de valoare 0,797-c.

in consecintd, aplicnd transformarea din relatia (4.17) semnalelor
aleatoare dy[i] se obtin noi semnale aleatoare de putere (dispersie) inferioara
celor initiale. De aceea se poate afirma ci metoda propusa inldturd o parte din
zgomotul continut in semnalele d,[i]. De aceea in referintele bibliografice deja
citate este utilizat termenul "de-noising”.

Conform relatiei (4.25), cea mai mare reducere posibila a puterii de
zgomot, obtenabild aplicdnd metoda propusa este de :

G%’min — ( 0’6 )202

2
0‘2 a

=0,36

De aceea, in cel mai fericit caz, se poate vorbi de o imbunatitire a RSZ de 2,77
ori. Astfel, metoda propusd nu poate conduce la rezultate remarcabile decét in
cazul unor semnale care au deja RSZ destul de mare.

Referitor la distorsionarea semnalului d,[n] se poate afirma ca
acele esantioane care au valori mari (mult mai mari decat s) nu sunt afectate de
metoda propusd dar cd acele esantioane care au valori apropiate de s sunt
puternic afectate de metoda propusa.

Avénd in vedere cd@ alegerea pragului s depinde de dispersia
zgomotului n(t), ¢, rezultd ci "wavelet shrinkage" este o metoda de filtrare
neliniard adaptivd in domeniul TUD. Este clar ci aplicarea relatiei (4.17)
presupune un volum de calcul mult inferior celui solicitat de algoritmul LMS
[Isa.’94(1)], [Isa.’94(2)] sau de filtrarea Wiener multicanal [Naf.’95],
[Bov.,Mar.,Qua.’94], [Che.,Lin.’94], [Shy.’92].
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O alta metoda de filtrare neliniard in domeniul TUD este propusa
de Moulin in [Mou.”94]. Aceastd metodad se bazeazd pe o detectie de prag.
Transformarea care std la baza acestel metode este:

_ dy[i], dyli]>s
d,li] = _ (4.26)
0, in rest

Rationand ca mai sus se considerd variabila aleatoare X distribuitd gaussian cu
. o e s . 2 o . ..
media nula si dispersia ¢°. Aceasta este transformata cu ajutorul relatiei :

% K>
o, x<s (4.27)

in variabila aleatoare Y. Se face caracterizarea statisticd a acestei variabile
aleatoare. Transformarea (4.27) este reprezentatd grafic in figura 4.4.

Se observd cid y este o functie strict monotoni de x pe intervalele
(-0, -s) si (s, ). Din picate aceastd functie nu este inversabild, de aceea
neputandu-se determina py(y) pe baza lui px(x), folosind relatia :

pY(y) — Z px(xk)
k dy
dxy

In continuare se determini py(y) pe baza functiei de repartitic a
variabilei aleatoare Y, Fy(y):

Fy(y) = P(Y <)

Ay

-5

Figura 4.4. Reprezentarea graficd a transformdrii descrise de relatia (4.27).
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Pe intervalul (- oo, -s) variabilele X si Y sunt identice. De aceea :
Fy(y) = P(Y <y) = Fx(y) ,ye(-o, —5)
Pe intervalul [- s, 0) variabila aleatoare Y este identic nula si deci
Fy(y) = P{Y < -s} = Fx(-s) ,ye[-s,0)
Pe intervalul [0, s) variabila aleatoare Y este identic nula si se poate deci scrie :
Fy(y) = P(Y <) = Fx(s) ,y €[0,s)
Pe intervalul [s, ) variabilele X si Y sunt identice. De aceea :
Fy(y) = P(X <y) = Fx(y) ,ye€ls, »)

In consecints, functia de repartitie a variabilei aleatoare Y are
graficul din figura 4.5.

v B 0O)

!
1
.
Y <«

Figura 4.5. Graficul functiei de repartitie a variabilei aleatoare Y.

Intrucét densitatea de probabilitate se poate obtine pe baza derivérii
functiei de repartitie, operdnd In sensul distributiilor, pentru py(y) se obtine
graficul din figura 4.6.
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Figura 4.6. Densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare Y.

Deci :

py(Y) = px(y)o(=y—s) +(Fx(s) - Fx(-s))d(y) +

+ py() oy =) (4.28)

Se determind media my a variabilei aleatoare Y :

my = [ypydy

Deoarece :
YPy(y)=ypx(y)o(-y —s) +y px(y)o(y ~s)

vom avea .

e -S [oe]
my = [ypydy= [ypx(y)dy + [ypx(y)dy (4.29)

- ) s

relatia (4.29) devenind :

my = [2 ypxMdy = .y px(y)dy =0
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deoarece cele doud integrale sunt nule fiind integrale de functii impare pe

intervale simetrice.

In continuare se calculeazi dispersia variabilei aleatoare Y.

o)

oo} =S S
ov= [Y' oy dy= [y’py(y)dy+ [y2py () dy+ [y’ py(y)dy=
—c0 —0 -S S

0

= _fyzpy(y)dy+ ¥’ py®dy= [y’py(y)dy - [y py(y)dy

—w —® -5

sau

S
0% =0’ = 2y’ py(y) dy
0

Calculam ultima integrali :

s s , 1 __yiz_ 1 X s _)’_22
2 = 2 = 20 —
dy = e 26" dy =— o |yd] e
Ofy px(y) dy Ofy = N Of
- P S _i _i S —i
= o 2¢6° 20 = ° 262 _ 20°dy | =
=——|ye - le dy | =——=|se e y
2n J V2m (!
0
G "’% ° _"% c __52—2 2( )
=———lse 29" [+ e 29 dy=——==se 29" +5°(Fy(s) - Fy(0))=
2r 6"\/27130 V2m X

S

c

2 5 1
=—=|-se ?°" |+0o (F s——j
o x(s) 5

Revenind avem :
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T P . . 2 2 -
In figura 4.7 se prezintd dependenta de s a diferentei oy — ¢ data
de relatia :

oy -0’ = ic—se_;“—2 - 202(Fx(s) - %) (4.30)

Figura 4.7. Dependenta de s a diferentei 0‘%, ~cl.

Analizand figura 4.7 si relatia (4.30) se constata faptul cd, oricare
ar fi s pozitiv, 0% - 67< 0, ceea ce dovedeste cd metoda propusa realizeazi o

Imbunatétire a RSZ, indiferent de pragul folosit.
Se observa de asemenea ca :

\
0% -c° =0
s=0

relatie care confirmad justetea calculului facut, conform figurilor 4.4, 4.5 si 4.6.
Se mai constata ca :

Cu alte cuvinte, c% descreste cu cresterea lui s intre o (pentru s=0) si 0

(pentru s—). Deci pe baza acestei metode zgomotul d,[i] ar putea fi redus
oricat de mult.

Din pécate o datd cu cregterea lui s sunt eliminate i esantioanele
utile din semnalele d,, [i], metoda producidnd distorsiuni ale partii utile a
semnalului de prelucrat. Pentru valori mici ale lui s aceste distorsiuni sunt
nesemnificative, cea mai bund dovada fiind aceea ca aceasti metodi este una
dintre cele care se folosesc pentru compresia semnalelor in domeniul TUD
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[Isa.,Asz.’94], [Asz., Isa.’94], [Nar.,Lou.,Les.,Dar.’96], [Nas.,Sap.,Saw.’97],
[Nay.,Bar.,Smi.’91], [Ode.,Bur.’96].

Este util de determinat pragul s in scopul maximizirii RSZ de la
iesirile celor doui filtre propuse. Notand cu X[i] esantioanele de semnal util de

la intrarea filtrului neliniar si cu y[i] esantioanele de semnal util de la iesire se
constata ca :

-1

N
Ei= Y

1=0

2
b

N-l, 2 )

Ec= > |y, sRSZ ==t ;RSZ, =—¢
i=0

Dar, pentru metoda "wavelet shrinkage" :

Nl N-1 )
E€:Z|Xi| _25 Zixi|+s
i=0 i=0
sau, cu notatia :
N-l
2 il =Syo

i=0
vom avea :

E,=E;~2sSy_, +s°

De aceea, In cazul acestei metode :

Se constatda cd pentru maximizarea acestei functionale dupi
parametrul s este necesard cunoasterea valorilor E; si Sy.;, adici este necesara
cunoasterea expresiel analitice a lui x[n]. Rezultd ci pentru cazul general
valoarea optimd a pragului s poate fi fixatd adaptiv, avand ca si criteriu de
adaptare maximizarea lui RSZ. Concluzia este valabila si pentru cea de-a doua
metoda de filtrare neliniara propusa.

In consecinta este de dorit ca esantioanele du[i] sé fie tratate diferit
in functie de valoarea lor. Cele mici ar fi util sa fie prelucrate cu metoda bazata
pe detectia de prag iar cele mari sa fie prelucrate pe baza metodei "wavelet
shrinkage". De aceea in [Isa.,Asz.,Isa.”95] se propune transformarea :
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0, pentru ]dm[i]| <s (4.31)

sgn{d,[i]}(d,[i] —s), pentru |d[i]>s

dm[l] ©

In aceeasi lucrare se prezinta rezultate experimentale obtinute pe
baza aplicarii metodei de imbunatatire a RSZ prin filtrare neliniara in domeniul
TUD, descrisa de relatia (4.31).

Se constatd cd metoda este valabild pentru o mare diversitate de
semnale utile, cd zgomotul este aproape complet inliturat si ci semnalele utile
nu sunt prea distorsionate. Prezentarea detaliatd a rezultatelor experimentale
privind aplicarea metodei descrisa de relatia (4.31) la diverse semnale este
subiectul capitolului urmator.

4.3. Analiza noii metode de filtrare in domeniul transformatei
Fie X variabila aleatoare de la intrare. Folosind estimatorul

propus se obtine variabila aleatoare Y. Aceastd transformare este prezentatd in
figura 4.8.

o x

Figura 4.8. Transformarea propus.

Legatura dintre functiile de repartitie -ale celor doua variabile
aleatoare este, asa cum se arati in [Isa.,Asz.,Isa.’95] :

Fy (v)=Fx (y = s)o(= y)+ Fx (v +s)o(y)

Derivand aceasta relatie se obtine legatura dintre densitatile de probabilitate
corespunzatoare :

P, (¥)=p (y=shol-y)+(Fx(s)-Fx (=s)B(y)+p (v +s)oly)
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Din acest motiv valoarea medie a variabilei aleatoare Y are valoarea:

m, = fyp, (y)dy=0

in continuare se calculeaza dispersia acestei variabile aleatoare.

0 ©
o’ = [y, by-sky+ [y’p_(y+s)y
-x 0

Dar:
j‘j;ysz (y—S)dy=jgu+s)2px ()=
_E uw’p_ (u)du+2s -fupx (uldu +5F, (-s)
si:
Zﬁyzplﬁyw)ﬁy = ]'usz(u)du—zs?upx (uMu +52( - (5))
Dex:

6,7 =2 fuiu—4s fup, (udu+s2(—F_(s)+E, (-s))

Presupundaid ¢& X este o variabild aleatoare gaussiani, avand densitatea de
probabilitate pufx), primul termen al membrului drept al ultimei relafii are
valoares ;.

“ c? =
y: x . 2 2
}Tw‘ylﬁ&u)@ul:;—é;?e x .o, (l-Fx(s))
$i:
*~

Jup, (upps =5 ’p_(5)

s
¥
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In acest caz expresia dispersiei devine :
2 (n, )2, 520,20, )
o, =2s°(l-F, (s))-2s0 °p, (s)+20c *(I-F,(s)

In figura 4.9 este prezentatd functia de repartitie a variabilei aleatoare Y iar in
figura 4.10 densitatea de probabilitate a acestei variabile aleatoare. In figura
4.11 este prezentatd dependenta dispersiei variabilei aleatoare Y de valoarea
pragulul s.

Figura 4.10. Densitatea de probabilitate a variabilei aleatoare Y.
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¥

Figura 4.11. Dependenta dispersiei variabilei aleatoare Y de valoarea pragului s.

Analizénd ultima figurd se constatd cd pentru orice valoare a
pragului s dispersia semnalului de la iesire este inferioara dispersiei semnalului
de la intrare. Cu alte cuvinte, oricare ar fi puterea zgomotului care perturba
aditiv semnalul util, de prelucrat, la iegire se obtine un semnal util perturbat
aditiv cu un zgomot cu o putere mai mica. Evident reducerea puterii zgomotului
este cu atdt mai importantd cu cat se foloseste un prag de valoare mai mare.
Pentru o valoare suficient de mare a pragului zgomotul perturbator poate fi
practic rejectat. Se constatd c nu existd o valoare optima a pragului (care si
conduca la minimizarea puterii zgomotului de la iesire) asa ca in cazul filtrului
de tip “wavelet shrinkage” (prezentat la inceputul acestui paragraf). Mai
degrabd, acest al treilea filtru neliniar (care se mai numeste si filtru de tipul
“soft thresholding”) are o comportare mai apropiata de cea a filtrului propus de
Moulin (care mai poartd si numele de filtru de tipul “hard thresholding”),
permitdnd prelucrarea unor semnale cu raport semnal pe zgomot mult mai mic
decit in cazul filtrului de tip “wavelet shrinkage”. Din nefericire odatd cu
cresterea valorii pragului si in cazul acestui al treilea filtru cresc si distorsiunile
semnalului util de la iesire. De aceea, in continuare, pentru aprecierea ultimului
estimator propus se analizeazd imbundtitirea raportului semnal pe zgomot pe
care o poate realiza acest filtru neliniar. Aceastd analizd este realizatd in
conformitate cu [Isa.”’97].

Semnalul de la intrarea filtrului de tipul “soft thresholding” este de
forma:

X[n)=x,[n]+ 2, [n]

. 2 - .
unde z,[n] este un zgomot stafionar cu puterea oy . Dacd semnalele x,[n] si

z,[n] sunt necorelate atunci se poate scrie :
P =P +P,
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Raportul semnal pe zgomot la intrare este egal cu :

Xy

2
o)
X

l{SZI =

Semnalul de la iesirea filtrului este de forma :
ylnl=y,[n]+z, [n]

lar RSZ la iesire va f1:

P)’
RSZ, =
9
Y

Imbunatatirea raportului semnal pe zgomot realizata de filtrul de tip “soft
thresholding” este :

Facand ipoteza cd si semnalul util si zgomotul de la iesire sunt decorelate,
ultima relatie devine :

Puterile semnalelor de la intrare si de la iesire, Py si P,, pot fi calculate
deoarece aceste semnale sunt accesibile masurarii. Puterea zgomotului de la
intrare poate fi misuratd in absenta semnalului util de intrare iar puterea
zgomotului de la iesire poate fi calculatd folosind formula dedusi mai sus
pentru orice valoare a pragului s.

Deci imbundtatirea raportului semnal pe zgomot y este o functionali de
valoarea pragului s. Existd posibilitatea ca aceasta functionala si aiba o valoare
minima pentru o anumita valoare a pragului s. Relatia intrare-iesire pentru filtrul
de tip “soft-thresholding” poate fi pusd in forma :
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P, = k:(Y[kb2 B k% (cli]=5)" + szil(X[k] s

S-a notat cu N, numirul de esantioane a caror valoare este superioard lui s si cu
N, numdérul de esantioane din semnalul de iesire a ciror valoare este mai mici
decat -s. Expresia puterii de la iesire devine :

3, %,
P = > x [k1]+ X [k2]+
K=l Kyl
Ny Ny
+25( > x[kQ]— Zx[kl] +(N, -+-N2)s2
Ky=l ky =1

Dacd valoarea pragului s este suficient de micé se pot face aproximarile :

N, N,
> %[k, ]+ S x%k,]=P, =P, +o%
k=1 kp=1
Si:
N, N, N
> xlko |- Yoxllg]= -] x[k]
ko =1 k=1 k=1

notdnd aceasta ultima expresie cu .. Se poate scrie, de asemenea :
N, + N, =N cu 0<B<l
latd de ce puterea semnalului de la iesire poate fi calculata cu formula :

2
P, =P, +2s0 +BNs

Incluzand si distorsiunea semnalului util de la iesire in categoria perturbatiilor,

raportul semnal pe zgomot la iegire poate fi calculat cu formula :
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Valoarea maximi a acestui raport se obtine atunci cind numitorul siu este
minim. Aceasta situatie apare atunci cand pragul ia valoarea optima s, dati de
relatia :

S _—i
0= BN

Daca sunt satisfacute ipotezele ficute, atunci exista o valoare optimi a pragului
pentru maximizarea raportului semnal pe zgomot la iesire, in cazul filtrului de
tip “soft-thresholding”.

Din nefericire aceastd valoare optima este dificil de calculat inaintea efectudrii
filtrdrii deoarece constantele a, B, si N au valori care depind de forma de unda a
semnalului util de la intrare precum si de tipul de zgomot de la intrare.

De aceea a fost conceput un algoritm adaptiv pentru alegerea pragului care
maximizeaza raportul semnal pe zgomot de la iesirea filtrului de tip “soft-
thresholding”.

Acest algoritm reprezinta subiectul articolului [Isa.’97].

Etapele sale sunt urmatoarele:

1. Se calculeaza transformata undisoara discretd a semnalului achizitionat.

2. Se presupune cunoscuta puterea semnalului util de la intrarea filtrului de tip
“soft thresholding”. Aceastd ipotezd este in acord cu formularea problemei
imbunatétirii raportului semnal pe zgomot in telecomunicatii (se cunoaste
puterea emitatorului dar nu se cunoagte puterea zgomotului care se suprapune
peste semnalul util in canalul de telecomunicatii).

3. Se calculeaza raportul semnal pe zgomot la intrare.

4. Se efectueaza filtrarea cu filtrul de tip “soft-thresholding” utilizand o valoare
micd pentru prag.

5. Se calculeazd raportul semnal pe zgomot la iesire. Se determini imbunititirea
raportului semnal pe zgomot realizatd. Se memoreazi semnalul de iesire obtinut
precum si valoarea imbundtitirii raportului semnal pe zgomot.

6. Se repetd etapa anterioard folosind aceeasi valoare (mici) pentru prag. La
intrarea filtrului este conectat de aceastd datad semnalul obtinut la iesire in
iteratia anterioard. Se memoreaza noul semnal de iesire precum si noua valoare
obtinutd pentru imbundtitirea raportului semnal pe zgomot. Aceasta se
calculeazi pe baza valorii raportului semnal pe zgomot de la intrare calculati in
etapa 2.

7. Se repeta etapa anterioara atat timp cat valoarea raportului semnal pe zgomot
creste de la iteratie la iteratie. Algoritmul se incheie de indati ce valoarea
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raportului semnal pe zgomot obtinutd in etapa curentd este mai micd decit
valoarea aceluiasi parametru obtinutd in etapa anterioard. Semnalul de iesire va
fi cel memorat la sfirsitul etapei anterioare. Valoarea raportului semnal pe
zgomot va fi de asemenea cea inregistrati la sférsitul etapei anterioare.

8. Se calculeaza transformata undisoari inversi a semnalului obtinut la sfarsitul
etapei anterioare. in acest mod se obtine semnalul rezultat al prelucrarii dedicate
Imbunatatirii raportului semnal pe zgomot.

Metoda propusa poate fi incid optimizata, prin selectarea acelei transformiri
undisoara discretd care se potriveste cel mai bine cu semnalul util de prelucrat.
Unele considerente pe care se poate baza o astfel de optimizare sunt prezentate
in [Isa.’97] si in [Bor. Isa."97]. Alte lucriri pe aceastd temd care meritd si fie
amintite sunt; [Ant.,Gre.,Nas.’95], [Buc.,Don.’95], [Buc.,Don.’96], [Chi.,
Kol.,Cul.’96], [Coh.,d’Al.’95], [Coh.,Kov.’96], [Coi.,Sai.’96], [Gao.’97],
[Gao.’97(1)], [Gao.’97(2)], [Hil., Ogd.’97], [Kol.’96], [Lan.,Guo.,Ode.,Bur.,
Wel.’95], [Nas.’94] si [Pes., Ade., Pes., Hel.’96]. Alte filtre neliniare interesante
pentru prelucrarea in domeniul TUD sunt prezentate in [Pit.,Ven.’86(1)] si in
[Pit.,Ven.’86(2)].
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CAPITOLUL 5. REZULTATE EXPERIMENTALE

Acest capitol este dedicat simuldrilor metodei adaptive de
imbunététire a raportului semnal pe zgomot propusd la sfarsitul capitolului
anterior. Aceste simuldri au fost realizate cu ajutorul unor programe scrise in C
dedicate acestui scop.

5.1. Programe de simulare continind metoda adaptiva
pentru imbunititirea raportului semnal pe zgomot

Functiile acestor programe sunt:
1. Generarea unor semnale deterministe, care sunt semnalele utile de la intrarea
sistemului de imbunatatire a raportului semnal pe zgomot.
2. Generarea unor semnale aleatoare, adica a zgomotelor care perturba aditiv
semnalele utile la intrarea in sistem.
3. Insumarea celor doua tipuri de semnale generate anterior.
4. Aplicarea algoritmului adaptiv descris la sfirsitul capitolului anterior. Se
afigeazd raportul semnal pe zgomot la intrare, raportul semnal pe zgomot la
legire obtinut dupd ultima iteratie si imbundtitirea raportului semnal pe zgomot
obtinutd. Pentru functionarea corectd a acestui program este necesard
specificarea undisoarei mama pe baza careia se doreste calculul transformarilor
undigoard discretd directd §i inversd. Existd si posibilitatea evidentierii
distorsiunilor pe care le-a suferit semnalul util in procesul de prelucrare.
5. Identificarea deviatiilor diferitilor parametri ai semnalului util aparute n
procesul de prelucrare.

In continuare se va prezenta fiecare dintre aceste functii.
1. Semnalele utile care pot fi generate cu programele care constituie subiectul
acestui capitol sunt prezentate in figurile 5.1, 5.2, 5.3, 5.4 $15.5.
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Figura 5.1. Semnal sinusoidal.

~30

Figura 5.2. Semnal modulat in frecventa.

Figura 5.3. Tren de impulsuri dreptunghiulare.

Figura 5.4. Tren de impulsuri gaussiene.

AT

Figura 5.5. Tren de impulsuri de tip sinus cardinal.

Parametrii tuturor acestor semnale pot fi modificati prin program

conform tabelului 1.

Tipul semnalului

Parametrii care pot fi modificati

sinusoidal amplitudine, frecventd

modulat in amplitudine, frecven{a purtatoare, frecventd modulatoare.
frecventd Modulatia de frecventa este liniara,

Dreptunghiular amplitudine, frecventd, factor de umplere, polaritate
gaussian pozitie, amplitudine, forma

sinus cardinal

pozitie, amplitudine, forma

Tabelul 1. Parametrii semnalelor utile care pot fi modificati folosind

programul de generare propus.
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Fiecare dintre aceste semnale este caracteristic pentru o anumitd
aplicatie din domeniul telecomunicatiilor. De exemplu semnalul sinusoidal
poate fi asociat cu modulatia de fazi, semnalul modulat in frecventa apare
frecvent in radiolocatie, semnalul de tip tren de impulsuri dreptunghiulare apare
in comunicatiile de date in banda de bazi, semnalul de tip tren de impulsuri
gaussiene apare in comunicatiile de date fara interferentd intersimbol iar
semnalul de tip tren de impulsuri de tip sinus cardinal apare in comunicatiile de
date cu interferentd intersimbol. Se poate afirma de asemenea cd fiecare din
semnalele din tabelul 1 descrie céte o clasd de semnale destul de larga. Aceste
clase se diferentiaza Intre ele prin regularitatea elementelor lor, prin numérul lor
de parametrii, etc.

2. Cate o realizare a semnalelor aleatoare care pot fi generate cu ajutorul

acestul program este prezentatd in figurile 5.6, 5.7, 5.8 51 5.9.
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Figura 5.6. Semnal aleator de tip Figura 5.7. Semnal aleator de tip zgomot
zgomot alb gaussian. uniform.

26 kH

Figura 5.8. Semnal aleator de tip impuls. Figura 5.9. Semnal aleator de tip
salve de impulsuri.
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Parametrii tuturor acestor semnale pot fi modificati prin program conform
tabelului 2.

Tipul Parametrii care pot fi modificati
semnalului

Zgomot alb Dispersia. Valoarea medie este nula.

Zgomot uniform | Dispersia

Tren de Dispersia. Numirul de impulsuri.

impulsuri

Salve de Dispersia. Numarul de salve. Lungimea unei salve.
impulsuri

Tabelul 2. Parametrii semnalelor aleatoare perturbatoare care pot
fi modificati folosind programul de generare propus.

Aceste semnale aleatoare modeleazd majoritatea tipurilor de zgomot care pot
aparea intr-un canal de telecomunicatii. Modelul de tip zgomot alb este cel mai
des utilizat. Prezenta zgomotului alb este inerentd functiondrii oricarui
dispozitiv electronic. Zgomotele de tip tren de impulsuri respectiv salve de
impulsuri apar de asemenea frecvent in practicd [Tsi.,Nik.’97]. Este vorba mai
ales de situatiile in care semnalul util este perturbat incd de la sursi (de exemplu
o convorbire telefonica este perturbatd de zgomotul de fond datorat trecerii unui
camion prin vecindtatea cabinei telefonice).

3. In figurile 5.10, 5.11, 5.12 si 5.13 sunt prezentate exemple de perturbare
aditivd a semnalelor utile din figurile 5.1, 5.2, 53 si 5.4 cu semnalele
perturbatoare din figurile 5.6, 5.7, 5.8 51 5.9.

-10}
15t .
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Figura 5.10. Semnal sinusoidal perturbat aditiv de zgomot alb.
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Figura 5.11. Semnal modulat in frecventa perturbat aditiv cu zgomot uniform.
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Figura 5.12. Tren de impulsuri dreptunghiulare perturbat aditiv cu zgomot de tip tren de

impulsuri.
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Figura 5.13. Tren de impulsuri gaussiene perturbat aditiv de zgomot in salve de impulsuri.

4. in figurile 5.14, 5.15, 5.16 si 5.17 se prezinta rezulatele aplicarii metodei
adaptive de imbunatitire a raportului semnal pe zgomot, propusi in aceastd
lucrare, pentru semnalele din figurile 5.10, 5.11, 5.12 si 5.13.
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Figura 5.14. Rezultatul aplicérii metodei asupra semnalului din figura 5.10.
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Figura 5.15. Rezultatul aplicdrii-metodei adaptive de imbunititire a raportului semnal pe
zgomot semnalului din figura 5.11.
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Figura 5.16. Semnalul obfinut in urma aplicarii metodei adaptive de imbuntitire a raportutu
semnal pe zgomot semnalului din figura 5.12.
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Figura 5.17. Semnalul obtinut in urma aplicarii metodei adaptive de imbunititire a raportului
semnal pe zgomot semnalului din figura 5.13.

Analizdnd ultimele patru figuri se constatd cid desi semnalele de
prelucrat (prezentate in figurile 5.10, 5.11, 5.12, 5.13) aveau rapoarte semnal pe
zgomot destul de mici (In special semnalele din figurile 5.12 si 5.13) totusi
zgomotul a fost complet eliminat. De aceea metoda de imbunatatire a raportului
semnal pe zgomot bazatd pe transformarea undigoara discretd directd, filtrare cu
filtru de tipul “soft-thresholding” si transformare undisoara discretd inversa este
intdlnita in literatura sub denumirea “de-noising”.

Pe baza figurii 5.14 se poate afirma cd semnalul sinusoidal a fost
recuperat din zgomot aproape perfect.

Analizdnd figura 5.15 se constatd cd si semnalul modulat in
frecventd a fost bine curdfat de zgomot dar cd metoda folositd a introdus o
distorsiune de tipul modulatie parazitd de amplitudine. Totusi trebuie remarcat
& pozitia trecerilor prin zero ale semnalului util nu a fost afectatd aproape de
loc de prelucrarea efectuata.

Pe baza figurii 5.16 se poate afirma cid metoda de “de-noising”
utilizatd nu afecteaza prea mult fronturile semnalului dreptunghiular. Aceasti
comportare este remarcabild pentru o metoda de crestere a raportului semnal pe
zgomot care da rezultate bune si In cazul semnalelor netede (cum este de
exemplu semnalul sinusoidal prezentat anterior). Se poate remarca si in acest
caz distorsiunea de amplitudine de tipul modulatie de amplitudine parazitd care
afecteazd palierele semnalului dreptunghiular. Aceastd modulatie parazitd de
amplitudine poate fi mult diminuata dacé se foloseste o transformare undisoara
discretd directd invarianta la translatii [Coi.,Don.’95].
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Analizénd figura 5.17 se constatd ci metoda propusi functioneazi
si In cazul unor semnale perturbate intens de zgomot. Desi (asa cum se vede in
figura 5.13) cel de-al doilea impuls gaussian este practic complet acoperit de
zgomot totusi acesta este corect recuperat. De asemenea trebuie remarcati
distorsiunea a nivelului de zero care se manifesti in partea din stinga a figurii
5.17.

Pentru o apreciere obiectivdi a distorsiunilor de amplitudine
introduse de metoda adaptiva de “de-noising” care constituie subiectul central al
acestel lucrdri se prezinta in continuare in figurile 5.18, 5.19 si 5.20 erorile de
reconstructie (diferentele de amplitudine dintre semnalele utile din structura
semnalelor de la intrare si semnalele obtinute la iesire) corespunzitoare
simularilor cu rezultatele din figurile 5.14, 5.15 s15.16. Se constata valabilitatea
concluziilor prezentate mai sus.

Pentru semnalul de intrare din figura 5.10, avand semnalul
reconstituit din figura 5.14, se constati ci valoarea maximi a distorsiunii apare
la trecerea prin zero a semnalului sinusoidal si cd ea reprezintd 15% din
amplitudinea semnalului util de la intrare (figura 5.1 8).

151 E

05+ 4

0 17" 2 300 400 500 600

Figura 5.18. Distorsiunea de amplitudine a semnalului sinusoidal in urma extragerii sale din
zgomot alb.
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Figura 5.19. Distorsiunea de amplitudine a semnalului modulat in frecventa in urma extragerii
sale din zgomot uniform.

Pentru eroarea de amplitudine prezentatd in figura 5.19, desi
valoarea maxima a distorsiunii reprezintd 40% din amplitudinea semnalului util
de la intrare totusi si in acest caz imbunititirea raportului semnal pe zgomot
este acceptabila.

10 T y T T T

5} 1

S0k i

'150 100 200 300 400 500 600

Figura 5.20. Distorsiunea de amplitudine a semnalului dreptunghiular in urma extragerii sale
din zgomot in impulsuri.
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Pe baza graficului din figura 5.20 se constatd prezenta distorsiunii de tipul
modulatie parazitd de amplitudine pe palierele semnalului dreptunghiular. De
asemenea se remarcd buna localizare a fronturilor semnalului prelucrat in
structura semnalului rezultat.

5. Au fost concepute citeva programe pentru a se putea aprecia mésura in care
diferiti parametrii ai semnalelor utile de la intrare au fost afectati de metoda de
imbunétitire a raportului semnal pe zgomot propusi.

Chiar daca la semnalele reconstituite sunt prezente erori (inerente
la orice reconstructie), in unele aplicatii nu este necesari cunoasterea cu
precizie a nivelului semnalului . Consider ci metoda este eficace pentru :

- interpretarea corecta a nivelelor logice pentru semnalele intélnite in transmisii
de date,

- determinarea trecerilor prin zero ale semnalului util de tip sinusoidal sau
modulat in frecventa.

A. Astfel s-a avut in vedere faptul ci la o transmisie numerici va
conta interpretarea corecti a bitilor de informatie utili. Simul4nd un transfer de
date numerice, avem de fapt o succesiune de nivele de tensiune corespunzitoare
nivelelor logice. O alternanti de 0 logic si 1 logic este prezentati in figura 5.21.
Perturbatiile care pot apare pe un canal de comunicatie sunt de obicei de tip
aditiv, semnalul nedorit putind fi de tip zgomot alb (figura 5.6), semnal aleator
cu distributie uniforma (figura 5.7), semnal aleator de tip impuls (figura 5.8) sau
chiar semnal aleator de tip salve de impulsuri (figura 5.9) [Tsi.,Nik.’98]

T

-10 The input sequence

10

T

s 500

[=]
»

Figura 5.21. Semnalul util folosit in simulare.

Aceste perturbatii, dacd nu sunt inliturate sau cel putin diminuate,
pot da nastere la interpretari eronate ale nivelelor logice care poartd informatia
utild. Metoda propusd este eficientd pentru diminuarea considerabili a
perturbatiilor de orice tip. Exemple cu realiziri ale semnalelor aleatoare
perturbatoare suprapuse aditiv peste semnalul util precum si semnalele rezultate
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in urma prelucririi sunt prezentate in figura 5.22, semnalul util rimanand cel
din figura 5.21.
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The sequence reconstructed from 64 yInl] samples

a). Semnal util cu zgomot cu distributie normala cu un RSZ; =2
si semnalul reconstituit.

B AVINL' al AT l‘. il i il IWALR JIAIML,-'

The sequence reconstructed from 64 ulnl samples

b). Semnal util cu zgomot alb (distributie gaussiani) cu un RSZ; =2
si semnalul reconstituit.
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The sequence reconstructed from 64 yInl samples

¢). Semnal util cu zgomot in impuls si semnalul reconstituit.

o
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CET TS The input seauence xnd T TTTTTTTTos
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The sequence reconstructed from 64 ylnl samples

d). Semnal util cu zgomot in salve de impulsuri si semnalul reconstituit.

Figura 5.22. a). - d). Diferite perturbatii cu semnale aleatoare ale semnalului util
prezentat in figura 5.21 precum $i semnalele rezultate in urma prelucririi.
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Pentru o transmisie de date interpretarea nivelelor de tensiune, la
receptie, se face esantionind linia de date. in practica semnalul receptionat se
esantioneazd fin functie de pozitia bitului de start, fiind permisa o abatere de
* 20 % fata de aceasta pozitie.

In continuare se analizeaza efectul utilizarii metodei de “de-noi-
sing” la transmisia de date. Se presupune ci sistemul de “de-noising” este
conectat la intrarea blocului de decizie din structura receptorului.

Am realizat un program scris in limbaj C care determina punctele
de esantionare astfel :

- se determind mijlocul primei semiperioade a semnalului util,

- se determind perioada semnalului util,

- pornind de la punctul corespunzator mijlocului semiperioadei semnalului util,
cu o frevventa rezultatd din valoarea perioadei semnalului util, se determina
punctele de egantionare,

- in punctele astfel determinate se verificd valoarea semnalului reconstituit,

- se compard aceste valori ale semnalului reconstituit cu valorile pe care le are
semnalul util In punctele respective,

- se stabileste un prag de decizie, pentru 0 logic si unul pentru 1 logic,

- dacad valoarea semnalului reconstituit, intr-un punct de esantionare, este
incorectd, se inregistreaza intr-un fisier de tip text atat valoarea eronati cit si
cumularea erorilor rezultate pentru 1.000.000 de verificari. S-au generat 25.000
de realizari independente suprapuse aditiv peste acelasi semnal util prezentat in
figura 5.21, pe fiecare realizare facdndu-se 40 de determiniri.

Observand realizérile prezentate in figura 5.22, a), b), ¢) si d) se
poate observa ci metoda propusd inlaturd perturbatiile, rezultatul fiind un
semnal determinist. Acesta este o reconstructie a semnalului util, la care insi
fronturile au fost afectate. Pentru interpretarea nivelelor logice nu sunt insa
probleme. Considerdnd ca scop interpretarea corectd a lui 0 logic si 1 logic, se
observa ci erorile cele mai frecvente care pot apare datoritd modulatiei parazite
in amplitudine sunt in cazul perturbatiilor de tip zgomot alb (figura 5.22 b)).
Din acest motiv verificirile care s-au facut au fost pentru acest tip de
perturbatie.

Parametrul care a fost luat in considerare a fost RSZ. Astfel s-au
obtinut rezultate experimentale care pun in evidenta erorile pentru 1.000.000 de
verificari, generdnd semnale de intrare cu RSZ = 2, RSZ=3 si RSZ= 4. Erorile
care au rezultat sunt inregistrate in fisiere, concluziile fiind urmatoarele :

- la RSZ ; = 2 avem 379 erori/1.000.000 verificari, adici o valoare a ratei
erorilor sub 4 -10° ;

- la RSZ ;=3 avem 43 erori/1.000.000 verificari, adicd o valoare a ratei erorilor
sub 5-104;

- la RSZ ;=4 avem 3 erori/1.000.000 verificari, adica o valoare a ratei erorilor
de 3-107.
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La aplicarea metodei pentru un RSZ ; = 5, dupa 1.000.000 verificari, nu s-i: n
inregistrat nici o eroare.

Comparatia cu erorile determinate in [Lin.,Sim.’73], pentru divcrs:
metode clasice de transmitere a datelor, este prezentata in tabelul 3:

RSZ Eroare maxima, prezen- Eroarea metodei
tatd in literatura propuse N
RSZ =2 2,210 4-10°
RSZ =3 7-10° 5-10"
RSZ =4 1,810 3-10°

Tabelul 3. Comparatie intre erorile obtinute prin aplicarea inctodei propuse cu cele prezentate
in literatura.

In cazul in care nu s-ar prelucra semnalul perturbat, pentru un
RSZ =2, rezultd o medie aratei erorilor avand valoarea de 25 -10™".

B. in cazul semnalelor modulate in frecventd am consirerat drept
semnal util un cirp prezentat in figura 5.23. Am luat in considerare cele 4 tipuri
de zgomote enumerate in tabelul 2, iar figura 5.24 vrezintd semnalul util afectat
de perturbatii, in fiecare caz apidrand si forma senalului reconstituit rezultat
din aplicarea metodei propuse.

The input sequence

Figura 5.23. Semnal modulat in frecventa utilizat di -t semnal util.

In continuare se prezintd modul in care pote fi estimata frecventa
instantanee a semnalului util pe baza valoriior ¢ antioanelor semnalului
perturbat aditiv de zgomot. Frecventa instantance : . estimeazi cu ajute. ul

metodei trecerilor prin zero [Boa.,Rei.’92]. Dupi c'i+: « - observi din figura 5.24
trecerile prin zero ale semnalului util sunt putc: @ afectate de zgome il
perturbator. De aceea estimarea frecventei instant. > = » semnalului modu'ai in

frecventd, pe baza metodei amintite, pentru semna! i 1. wzentate in figure 5.2+,
conduce la erori inacceptabil de mari.
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The sequence reconstructed from 64 ulnl samples

a). Semnal cirp cu zgomot gaussian avand RSZ;=2.7.
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The sequence reconstructed from 64 yInl sanmples

b). Semnal cirp cu zgomot uniform, avand RSZ;=2,37.
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The sequence reconstructed from 64 ylnl sa ples

¢). Semnal cirp cu suprapuneri de tip impuls.
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The sequence reconstructed from 64 yilnl sanples
d). Cirp cu salve de impulsuri.

Figura 5.24. a). - d). . Diferite perturbaii cu semnale aleatoare ale semnaluluj util
prezentat in figura 5.23 precum si semnalele rezultate in urma prelucrarii.
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Dupa prelucrarea semnalelor afectate de zgomot cu metoda de “de-
noising” propusd in aceasti lucrare, am determinat erorile care apar la
determinarea perioadei instantanee a fiecirui semnal in parte. Un program
dedicat acestui scop determini :

- perioada instantanee (figura 5.25) a semnalului util, neafectat de perturbatii,
din figura 5.23;

- calculeaza perioada instantanee a semnalului prelucrat cu metoda propusa,
pentru fiecare realizare, numdrul total de realizari fiind de 16; perioada
instantanee pentru o realizare este prezentati in figura 5.26;

- calculeazi variatia in timp a erorii relative de estimare a perioadei instantanee
pentru fiecare caz din cele 16 realizari; un exemplu pentru o realizare este
prezentat in figura 5.27,

- calculeaza variatia In timp a mediei aritmetice a erorilor relative de estimare a
perioadei instantanee (figura 5.28).
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Figura 5.25. Variatia temporala a perioadei instantanee a semnalului de test
prezentat in figura 5.23.
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5.26. Una dintre estimatele variatiei in timp a perioadei corespunzatoare semnalului
reconstituit cu ajutorul metodei de “de-noising” propusa.
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Figura 5.27. Variatia in timp a erorii intermediare de estimare pentru semnalul
reconstituit cu ajutorul metodei de “de-noisin;™ propusa.
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Figura 5.28. Variaia in timp a erorii medii de estimare a p-rioadei instantanee
bazatd pe metoda de “de-noising” propusi. Media a fost efectuati pe
16 realizari ale semnalului reconstituit.

Aceasta eroare medie s-a calculat ca si medic aritmetici a erorilor
intermediare de determinare a perioadei instantanee a 16 r. lizari ale semnalului
reconstituit. Eroarea maximi rezultatd este de 14 %. ..ceasti valoare este

inferioara valorii erorii de estimare a perioadei insta .« o obtinuta in cazul
aceluiasi semnal util perturbat la fel, raportatd in [Isa.” . Calititile acestei
metode de estimare a perioadei instantanee se recoms in aplicafii de genul

celor de prelucrare a semnalului de tip Radar.
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5.2. O comparatie a programului prezentat cu alte
programe de “de-noising”

Wave Lab este o biblioteca de subrutine MATLAB pentru analiza
cu functii undisoara, pachete de functii undisoara si cu algoritmul "matching
pursuit". Manualul de utilizare "About Wave Lab" poate fi transferat prin ftp de
la adresa: ftp://playfair.stanford.edu/pub/wavelab.

Aceastd bibliotecd este utilizatd in activitatea didactica la
universititile Berkeley si Stanford. Instalarea bibliotecii si modul de pornire al
colectiei de subrutine sunt descrise in manualul de utilizare citat mai devreme.
Un alt document care insoteste  programul  WaveLab este
[Buc.,Che.,Dar.,Joh.,Sca.’95]. In acest material sunt prezentate structurile de
date in care sunt organizate semnalele de analizat §i rezultatele obtinute in
cadrul produsului soft WaveLab. Poate ci cel mai util document pentru
caracterizarea programului WaveLab este [Buc.,Don.’95]. In acest raport este
prezentatd o listd cu principalele functii ale bibliotecii WaveLab. In continuare
se vor prezenta cateva dintre aceste functii, mai interesante pentru lucrarea de
fata.

¥

1. Transformarea undisoari continui

CWT —> calculeaza reprezentarea de tipul transformare undisoari
continua,

Image CWT —> afiseazd imaginea rezultatului obtinut in subrutina
anterioara,

WTMM — identificd marimile reprezentdrii anterioare,

Image WITMM  — Afiseaza imaginea care contine rezultatul anterior,

Build Skel Map ~ — Reprezinta rezultatul aplicarii operatorului
morfologic "schelet" imaginii Image CWT.

2. Structuri de date

A. Citirea datelor

Browse Image - cauta fisierul Image Datasets,

Image Fig - fisierul de imagini obtinut aplicdnd Browse Image,

Read Image - incarca un fisier din directorul Image Datasets,

Read Signal - incarca un fisier din directorul Signal Datasets

B. Generarea datelor

Make Brownian - genereaza un semnal care descrie miscarea Browniand a
unei particule,

Make Fractal - genereazd semnale fractale,

Make Signal - genereaza un semnal,

Make 2d Signal - genereaza o imagine,

Makediag - genereaza o imagine descrisa printr-o matrice diagonali,

Exista liste de semnale si imagini, deja sintetizate care pot fi direct apelate.

3. Imbunititirea raportului semnal/zgomot (RSZ) dacd semnalul perturbator

este zgomot alb :
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WaveShrink - imbunatitirea RSZ prin detectie de prag in donent o
transformarii undisoara liscretd ortogonald
biortogonala,

WPDe Noise - imbunatitirea RSZ prin detectie de prag in domeniul
transformarii undisoara dis<retd bazatd pe pachete de
functii undigoard. Pachetul se alege prin cautarca
“celei mai bune baze”,

CPDe Noise -  imbunititirea RSZ prin detectie de prag in domeniul
transformarii undisoara discretd bazatd pe pachete de
functii undigoard cosinuso'lale. Pachetul se alege
prin cdutarea “celei mai bur: vaze”.

In figura 5.29 este prezentat un semnal (Blocks) carc pi :te fi generat cu ajutorul
programului WaveLab.

s ey omam—q -~

500 1000 1501 2000
Figura 5.29. Semnalul “3locks”.

In figura 5.30 este prezentati o variantd perturbatd ¢ itiv cu zgomot alb a
aceluiasi semnal.

8
6
4

N

Fig.._ 5.30. S mnalul “Blocks” perturbat . v+ . inot alb.
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Figura 5.31. Transformatele undisoara discrete ale semnalelor de dinaintea si de dupa
aplicarea procedurii de “de-noising”.

Semnal BIOCKS

"y

Semnal cu zgomot

ﬂp—fﬂf{_ﬁ

Reconstruit

Erocare
1

"
N\

Figura 5.32. Efectul aplicarii procedurii de “de-noising”.

in figura 5.31 sunt prezentate transformirile undisoard discrete
directe ale semnalelor initial (din figura 5.30) si a semnalului obtinut dupa
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aplicarea procedurii de imbunétatire a raportului semnal/zgomot (“de-noising”).
S-au folosit functiile undisoard de tip Haar. In figura 5.32 sunt prezentate pe
langa semnalele din figurile 5.29 si 5.30 semnalul obfinut in urma aplicarii
procedurii " de-noising" precum si eroarea de reconstructie. In sfarsit in figura
5.33 sunt prezentate densitatile spectrale de energie ale semnalelor din figura
5.30 respectiv a semnalului reconstruit.

Densitatea spectrald de putere : semnal cu zgomot
(negru), dupi “de-noising” (gri)

0 “00 4~ 67"
Frecventd
Figura 5.33. Densitaile spectrale de energie ale semnalelor de dinainte si de dupa

aplicarea procedurii “de-noising”.

4. Transformiri undigoara ortogonale

Transformari :
FWT_PO - Transformare undisoard discretd ortogonala. Proble-
mele la margini sunt rezolvate prin periodizare,
IWT_PO - Transformare undisoard discretd ortogonala inversa.
Problemele la margini sunt rezolvate prin periodizare,
ITWT2_PO - Transformare undisoard discretd ortogonald inversa

pentru semnale bidimensionale.
Filtre de generare a functiilor undisoara :
Make ON Filter - genereazd filtrele de constructie a functiilor undi-
soari de tip Daubechies, Coiflets, ...

Din aceastd prezentare succinta se constata limitérile tool-box-ului WaveLab in
comparatie cu programul prezentat in paragraful anterior.
Acestea sunt:
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L. Fiind un program universal tool-box-ul nu se preteazi foarte bine la utilizare
in imbunitatirea raportului semnal pe zgomot in telecomunicatii.

Metoda de “de-noising” prezentati nu este adaptiva.

2. Aceasta metoda poate fi aplicata doar daci semnalul perturbator este de tip
zgomot alb gaussian. Pentru a se putea aplica aceastd metodi de “de-noising”
este necesara cunoasterea puterii zgomotului care perturba aditiv semnalul de
prelucrat (pragul trebuie ales proportional cu valoarea puterii zgomotului).

3. Tool-box-ul nu functioneaz decét in prezenta programului MATLAB.

4. Imbunatatirea raportului semnal pe zgomot realizati prin utilizarea tool-box-
ului nu este mai mare decdt cea care se obfine cind se utilizeazi metoda
adaptiva propusa in aceasta lucrare.

5. Timpul de calcul necesar programului care implementeazi metoda adaptiva
(program prezentat in paragraful anterior este inferior timpului de calcul al
oricarei functii de “de-noising” din cadrul tool-box-ului.

5.3. Comparatie a metodei propuse cu alte metode de imbunititire a
raportului semnal pe zgomot

In acest paragraf se face o comparatie intre metoda de “de-noising”
adaptiv introdusa in aceastd lucrare §i o metodd de imbunititire a raportului
semnal pe zgomot bazata pe filtrarea liniard adaptiva. Problema este prezentats
in [Hue.,Nuz.,Bil.’97]. Este vorba despre reducerea zgomotului care afecteazi
semnalele receptionate de doud fotodetectoare. Acestea reprezintd amestecuri
instantanee a doud semnale deterministe numite surse si ale unor semnale
perturbatoare de tip zgomot alb gaussian. Semnalele deterministe sunt compuse
din cite un semnal sinusoidal cu frecventa de 10 Hz si din cite un semnal
perturbator cu frecventa de 100 Hz. Primul captor (capt 1) receptioneazi in
principal influenta sursei si mai putin zgomotul. Cel de al doilea fotodetector
(capt 2) receptioneaza cu preponderentd zgomotul. Se vor analiza doua situatii:
atunci cind zgomotul alb este intens respectiv atunci cind zgomotul alb care
perturbd semnalul sursi este mai putin intens. Prima situatie este prezentata in
figura 5.34 iar cea de a doua in figura 5.35. Aceste grafice au fost desenate pe
baza unor figiere de date obfinute in urma unei colaborari cu Universitatea din
Reims Champagne-Ardenne.
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Amplitudine (V)

Primul captor

Captll
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| : : F ) :
i i
-0.01 i -
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Figura 5.34. Semnalele achizitionate de cele dou3 captoare in primul caz.

Amplitudine (V)

Captor n°1 Cap2l
0.1 ; —
L/ LT N
-0.05 'A‘\jv !
-0.1 1 et
7800 7850 7900 7950 8000 670 &£100 8150 8200
Amplitudine (V) Captor n°2 Cantr, Timp (ms)
0.04 R
, ;
o A UM ey
N\ NS TN
e | ATV g R
-0.02
"
-0.04 b
7800 7850 7900 7950 8000 804, &7 1.0 2.,
Timp (ms)
Figura 5.35. Semnalele captate de cele doui cap¢ . in ¢ de al doilea caz.

Semnalele de la cele doua captoare sunt preji: - -

de surse care furnizeaza doud semnale de iesi

n° 1) si zgomotul (sursa estimata n°2). S-au foi.: °
desenele din figurile 5.36 si 5.37. In continuare : -
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folosind aceastd metoda de crestere a raportului semnal pe zgomot in cele doud

situatii prezentate mai sus.

Amplitudine refativa Sursa estimata n°1

YUY

400 6__ 8. 1. 12,0

Ampltudine relati Sursa estimati n°2 Timp (ms)
10
6 R
0
.5 o
10 ; .
0 200 400 500 800 1000 1200

Timp (ms)

Figura 5.36. Rezultatul prelucrrii semnalelor din figura 5.34 cu metoda de
separare a surselor.

Amplitudine relativd Sursa estimata n°1
2

:, \ \ \
N / / /

-2

7800 7850 7900 7950 8000 8050 8100 8150 8200
Amplitudine relativa Sursa estimata n°2 Timp (ms)

10

5 J

p—%
I
——

NiMAAA

A
JVUVV I"AVAY v s Vil

0 A

=
——

-5

-10 .
7800 7850 7900 7950 8000 8050 8100 8150 8200
Timp (ms)
Figura 5.37. Rezultatele aplicarii metodei de separare a surselor
in cazul semnalelor din figura 5.35.
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in figura 5.38 se prezintd rezultatul prelucrdrii semnalului capt 11 din T
5.34 cu metoda de “de-noising” adaptiv propusi in lucrarea de fata.

= T i
<1 cgth”L,
2 }
= .
1
(@]
-1
-2
-3
—a A‘J
_SO 100 200 300 400 SOoo SO0 TO
S
-3
3
2
Bl
o
-1
-2
-3
-}
‘SC‘I 100 2T 0 200 <100 SO0 [STele]

Figura 5.38. Rezultatul prelucririi unei parti a semnalului capt! 1 (reprezentatd in partea d.: sus
a imaginii) cu metoda de “de-noising” adaptiv propusi i; lucrarea de fata.

P=3
a capt ! .2
2
1
. /\
.
-1 Y
-2
-3
—4 -
o] 100 200 300 <400 S00 600
1.5
1
o.s ] /\
o \‘,\ (I
-0.5 \v
-1
s e ]

Q 100 200 300 “- 570 S°0

Figura 5.39. O portiune din semnalul capt 12 din figura 5.3« s:zultatul prelucrarii sale
cu metoda de “de-noising” adaptiva Propusa i.: 't i de faga.
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In figura 5.39 este prezentat rezultatul prelucrarii semnalului capt 12 cu metoda
de “de-noising” adaptiv propusa in lucrarea de fata.

Analizand figurile 5.35 si 5.36 se constata ci metoda de separare a
surselor functioneazd cu atit mai nesatisficitor cu cét zgomotul alb care
perturba funcfionarea captoarelor este mai intens. De aceea metoda de “de-noi-
sing” adaptiva a fost aplicatd doar semnalelor capt 11 gi capt 12 (din figura
5.34).

Comparand graficul de sus din figura 5.36 si graficul de jos din
figura 5.38 se constati superioritatea metodei propuse in lucrarea de fat3 asupra
metodei de separare a surselor. Metoda noastrd suprima complet zgomotul alb
in timp ce metoda de separare a surselor nu are aceasta calitate. Superioritatea
metodei propuse in aceasta lucrare iese §i mai bine in evidentd pe baza figurii
5.39. Semnalul capt 12 are cel mai mic raport semnal pe zgomot dintre toate
cele patru semnale: capt 11, capt 12, capt 21 §i capt 22. Cu toate acestea,
aplicand metoda de “de-noising” adaptiva propusi in aceasti lucrare si partea
utila a semnalului capt 12 este complet extrasi din zgomot. In consecinta se
poate afirma ci indiferent de pozitia captorului, metoda propusa in lucrarea de
fatd are rezultate superioare metodei de separare a surselor chiar daci se
utilizeaza un singur captor (caz in care metoda de separare a surselor nici nu ar
putea s functioneze). De asemenea trebuie remarcat ci si din punct de vedere al
volumului de calcul necesar metoda de “de-noising” adaptiv este superioara
metodei de separare de surse.

5.4. Posibilititi de imbunititire a metodei de “de-noising” adaptiv

Metoda prezentatd determina adaptiv valoarea pragului filtrului de
tip soft-thresholding utilizat. Ea nu face nici o precizare referitor la undisoara
mamd care sd fie folositd in cadrul transformarilor undisoar3 discreta directa si
inversa utilizate. In toatd lucrarea de fatd au fost utilizate doar undisoarele
mama introduse de 1. Daubechies DAU 2-DAU 10. Calitatea extragerii din
zgomot a fiecdrui semnal util depinde si de undisoara mama utilizati. Se poate
face o armonizare intre semnalul de prelucrat si undisoara mama folosita. In
continuare se studiazd dependenta distorsiunilor de undisoara mama folositi in
cazul cdtorva semnale mai des intdlnite in practicd. Folosind aceasi valoare
pentru prag dar lucrdnd cu undigoare mama diferite se obtin numere diferite de
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coeficienti utilizati la reconstructie, de la experiment la experiment. In « . i

semnalului modulat in frecventd, pe care 1l poate genera programul ami:.:

inceputul acestui capitol, se obtine urméatorul tabel:

nr. coeficientilor folositi la reconstructie

|

28

25

27

27

29

32

37

35

S|ole|N|atunisjw(nolZ

64

Tabelul 1. Dependenta numarului de coeficienti care se pot folosi la reconstructie de tipul

undigoarei mama.

S-au reprezentat grafic cazurile extreme (corespunzitoare lui N=3 si N=10) in
figurile 5.40 si 5.41. N reprezintd numarul de ordine al undigoarei mama de tip

Daubechies utilizata (DAU N).

}
=

| >
g
RN

Semnalul reconstituit din 25 esantioa:

Figura 5.40. Reconstructia cu numdr min: -~ »oficienti.
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Semnalul reconstituit din 64 esantioane

[=]

Figura 5.41. Reconstructia cu numar maxim de coeficienti.

Se constatd ci distorsiunile sunt mult mai mici in cazul din figura 5.41. in cazul
semnalului de tip tren de impulsuri dreptunghiulare (perturbat aditiv de zgomot
uniform) se obtine tabelul 2.

nr.coeficienti neanulati
15
16
13
11
18
19
32
32
65

Shele|N|a|u|s|wingzZ

Tabelul 2. Dependenta de undigoara mama folosita a numarului de coeficienti
folositi pentru reconstructie.

In figurile 5.42 i 5.43 se prezintd cazurile extreme.
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Semnalul reconstituit din 11 esantioane

Figura 5.42. Functionarea metodei de “de-noising” cand se utilizeaza
undisoara mami DAU 5.

sS4
o 100 200 300 400 SO n
Fan 20 VA AW aN
VA ARAVEaR'A {
g T T T T T T T T T e e s

Semnalul reconstituit din 65 esantioane

Figura 5.43. Functionarea metodei de “de-noising” cand se utilizeaza
undisoara mamd DAU 10.
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Se constati ca in cel de al doilea caz distorsiunile fronturilor sun:
mult mai mici. Aceastd concluzie este identici cu cea obtinuti in cazul
semnalului modulat in frecventa prezentat mai sus. Deci s-ar putea concepe ur
algoritm adaptiv care si minimizeze distorsiunile prin maximizarea numirului
de coeficienti folositi la reconstructie. Deoarece acest numar este cu atit maj
mare cu cat ordinul undigoarei mama folosita este mai mare rezulti avantajul
utilizarii undigoarelor mama de ordin superior in aplicatiile de “de-noising”.
Acestea asigurd si viteza maximi de convergenti a zgomotului din domeniul
transformatei undigoara spre un zgomot alb asa cum s-a demonstrat in [Bor.,
Isa.’97]. Dupd cum s-a aritat in capitolul in care a fost introdusa transformarea
undigoara discretd, aceasta are mai mulfi parametrii printre care si tipul
undigoarei mama. Ceilalti sunt numarul de iteratii si tipul de transformare. In
aceastd lucrare s-a utilizat transformarea inspiratd de algoritmul lui Mallat.
Aceasta nu este invarianti la translatii. Exist3 si transformari undisoara discrete
invariante la translatii [Coi.,Don.’95] a céror utilizare conduce la diminuarea
distorsiunilor de tip modulatie de amplitudine paraziti. Utilizarea unei astfel de
transformari ar putea imbunititi calitatea metodei de “de-noising” adaptiv
propusa in lucrarea de fatd. S-a utilizat de fiecare dati transformarea undisoars
discretd cu numérul maxim de iteratii posibil. Aceastd optiune a fost impusa de
necesitatea ca zgomotul care perturba aditiv semnalul util sa aproximeze cét mai
bine un zgomot alb in domeniul transformatei undigoara.
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CAPITOLUL 6. CONCLUZII

Aceastd lucrare urmareste introducerea tehnicilor moderne de
imbunatatire a raportului semnal pe zgomot bazate pe utilizarea functiilor
undisoara in aplicatiile din telecomunicatii. Majoritatea acestor tehnici au fost
elaborate de matematicieni si incd nu au fost utilizate in domeniul
telecomunicatiilor. Avand in vedere puternica dezvoltare a acestui domeniu
prima intrebare care se poate pune este dacd mai este de interes sa se studieze
metodele de imbunitatire a raportului semnal pe zgomot, in ziua de azi, cdnd
comunicatiile sunt atdt de performante. Raspunsul este afirmativ din doua
motive :

1. Orice sistem de telecomunicatii functioneaza corect in parametrii
in care a fost proiectat (la o anumitd distantd, cu surse de informatie care
indeplinesc anumite conditii de calitate a semnalului emis). De indata ce acesti
parametrii nu sunt respectati (se doreste transmisia la o distantd mai mare sau
sursa este perturbatd mai puternic decat s-a estimat) functionarea intregului
sistem este afectatd. O solutie este implementarea unei metode mai generale
care si cuprinda o arie mai largd de cazuri posibile, permitdnd adaptabilitatea
metodei de prelucrare la diverse rapoarte semnal pe zgomot pentru semnalul
receptionat.

2. Ori de cdte ori se fac cercetdri pentru introducerea unei noi
tehnologii in domeniul telecomunicatiilor existd o multime de parametrii ale
caror valori nu sunt inca specificate. Un exemplu este cazul in care este nevoie
sd se cunoascd puterea semnalului perturbator. Pentru a avea o prelucrare
eficientd este necesard utilizarea unor metode mai robuste decét cele care s
cuprinda cat mai putini parametri necunoscuti.

Lucrarea de fata trateazé problema imbunatatirii raportului semnal
pe zgomot din punctul de vedere al celui care lucreazi in domeniul prelucrérii
semnalelor. Avantajele metodei sunt : adaptabilitatea la o gama larga de
tipuri de semnale perturbate si faptul ¢i nu sunt necesare cunostinte
apriori asupra perturbatiilor, de tipul celor mentionate in prezenta lucrare
(zgomot alb, zgomot uniform, semnal aleator de tip impuls sau salve de
impulsuri). Astfel, se prezinta metode de prelucrare, se analizeaza calitatea lor,
dar nu se fac recomandari tehnologice, nespecificdndu-se echipamentul, sau
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locul in structura acestuia, in care s-ar putea utiliza o anumiti tehnica de
imbunatitire a raportului semnal pe zgomot. Aceste sarcini sunt de competenta
unor cercetatori care lucreaza in laboratoare industriale afiliate unor companii
de telecomunicatii. Autoarea este gata si colaboreze in viitor cu astfel de
specialisti.

Au fost alese metodele de imbunititire a raportului semnal pe
zgomot bazate pe folosirea functiior undigoard deoarece acestea reprezinti cele
mai spectaculoase aplicatii ale teoriei functiilor undisoara care se dezvolti in
prezent. Existd numeroase laboratoare, la ora actuald, ai caror cercetitori
Incearca sa utilizeze teoria functiilor undisoara in domeniul telecomunicatiilor.
Se face compresie cu functii undisoard, codare cu functii undisoara, transmisie
multirezolutie si bineinteles imbunitatirea raportului semnal pe zgomot. Poate
ca principalul avantaj al metodelor de imbunatitire a raportului semnal pe
zgomot bazate pe functii undigoard asupra altor metode de imbunititire a
raportului semnal pe zgomot (cum sunt de exemplu cele bazate pe filtrarea
adaptiva) este viteza de calcul sporita. Un alt avantaj este ca metodele bazate pe
utilizarea functiilor undigoara realizeaza in mod intrisec si o compresie, ceea ce
este deosebit de util tindnd seama de caracterul foarte redundant al semnalelor
de telecomunicatii (vorbire, imagini).

In aceasti teza este evidentiatd proprietatea de decorelare pe care o
are transformarea undigoard discretd. Pe baza acestei proprietdti, zgomotul care
perturba aditiv semnalul util (perturbarea aditiva este tipul de perturbare care
este acceptatd in modelul oricdrui canal de telecomunicatii) devine in domeniul
transformatei undigoara discretd un zgomot alb. De aceea in domeniul acestei
transformate poate fi utilizati oricare dintre tehnicile de extragere a semnalului
util din zgomot alb. Totusi utilizarea filtrului de tip “soft-thresholding” pare
solutia cea mai bund avind in vedere performantele remarcabile ale acestui
filtru (conservarea: fronturilor, pozitiei trecerilor prin zero, precum si
distorsiunile mici pe care le introduce). Problema majora a acestui filtru este
alegerea valorii pragului care si se foloseascd. In scenariul propus de David
Donoho (cel care a introdus acest filtru) valoarea pragului trebuie aleasd
proportionald cu dispersia zgomotului alb care perturba semnalul in domeniul
transformatei undisoard discreti. Aceasta presupune necesitatea estimarii
acestei dispersii (adicd separarea semnalului util de zgomot in domeniul
transformatei, adicd cunoasterea solutiei problemei imbunatatirii raportului
semnal pe zgomot). Este deci necesard permanenta supraveghere a canalului de
telecomunicatii (care este un sistem neliniar §i variabil in timp). Rezulta ca
sarcina estimarii dispersiei zgomotului este foarte dificila. [atd de ce in teza de
fata a fost elaboratd metoda de “de-noising” adaptiv care tine seama de valoarea
puterii semnalului emis (care este cunoscuta deoarece puterea emitatorului este
cunoscutd) si nu necesitd estimarea dispersiei zgomotului din canal pentru
alegerea valorii pragului filtrului de tip “soft-thresholding” utilizat.
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in continuare se prezinti contributiile originale prezentat:
aceastd lucrare.

In capitolul 2 se analizeaza metodele de imbunatafire a raport.: i
semnal pe zgomot bazate pe filtrarea liniard. Este relevatd import:ita
cunoasterii benzii echivalente de zgomot a filtrului liniar. Se calculeaza benzile
echivalente de zgomot ale unor filtre Butterworth de ordinele I si II. Deoarece
calculul benzilor echivalente de zgomot ale unor filtre de ordin superior este
laborios, este utila estimarea unor margini superioare respectiv inferioare ale
acestor benzi echivalente. Formulele care reprezintid aceste estimate
reprezinta principala contributie originala din capitolul 2. O alté contributie
originala prezentata in acest capitol este studiul filtrelor transversale analogice.
Trebuie remarcat in acest sens formula pentru calculul imbunatatirii
raportului semnal pe zgomot realizata de mediatorul analogic.

Paragraful 2.3 este dedicat calculului benzilor echivalente de
zgomot ale unor filtre numerice. Formula (2.14) de calcul a imbunatatirii
raportului semnal pe zgomot realizatd de un filtru cu riaspuns finit la
impuls de ordinul N este de asemenea originala, inclusiv algoritmul de
proiectare a filtrului cu raspuns finit la impuls cu maximizarea raportului
semnal pe zgomot prezentat in paragraful 2.3.1. este original. Formula de
calcul a benzii echivalente de zgomot a unui filtru cu riaspuns finit la impuls
de ordinul I este originali. In paragraful 2.4 se prezinta modul de constructie a
unor filtre numerice cu raspunsul in frecventa periodic de perioada diferita de
2n folosind metode multirating. Utilizand aceasta tehnica pot fi construite filtre
cu raspunsuri in frecventa avand zerouri la orice frecventa. in acest mod pot fi
rejectate si perturbatii de tip semnal determinist. Este prezentat un exemplu in
care se obtine o imbunatatire a raportului semnal pe zgomot de 94,247.
Originalitatea rezultatelor prezentate in acest paragraf a fost probati prin
publicarea lor in Buletinul Stiintific al UPT [Isa.’95 (2)). In paragraful 2.5
sunt prezentate solutii de crestere a raportului semnal pe zgomot folosind filtre
cu parametrii variabili in timp. Cele mai interesante astfel de sisteme sunt
filtrele cu urmarire. O modalitate de constructie a unui astfel de filtru se bazeazi
pe intercalarea unui filtru numeric intre un convertor analog numeric si un
convertor numeric analogic. Urmdrirea frecventei instantanee a componentei
deterministe a semnalului de prelucrat este realizaté prin esantionarea adaptiva a
semnalului de intrare. Rezultatele obtinute utilizind aceasti metodi au fost
de asemenea publicate [Naf.,Isa. 91(1)], [Naf,Isa. 91(2)]. Astfel de filtre pot
fi utilizate in comunicatiile cu spectru distribuit.

In capitolul 3 este introdusd transformarea undisoara discrets
(TUD) din perspectiva tehnicilor de codare in subbenzi. Majoritatea
demonstratiilor teoremelor prezentate in acest capitol sunt originale.

in capitolul 4 se prezintd tehnicile de imbunatitire a raportul: i
semnal pe zgomot care utilizeazd TUD. Paragraful 4.1 este destinat ana!i < ;
statistice a coeficientilor TUD a unui semnal aleator, stationar si ergodic. .\ .
paragraf este in intregime original. Rezultatele obtinute in acest paragrai ...

162

BUPT



fost publicate in [Bor.,Isa.’97]. Practic orice semnal aleator ergodic si stationar
devine prin TUD un zgomot alb. Acest efect de decorelare al TUD o face foarte
atractivd, pentru aplicatiile de imbunititire a raportului semnal pe zgomot,
deoarece in domeniul acestei transformate pot fi utilizate tehnicile de filtrare
specifice pentru perturbatia de tip zgomot alb. Paragraful 4.2 prezinta citeva
filtre adaptive neliniare care se recomandi sa fie utilizate in domeniul TUD.
Este facuta analiza statistici a fiecirui astfel de filtru si se estimeazi
posibilitatile lor de crestere a raportului semnal pe zgomot. Se evidentiazi
superioritatea filtrului de tipul “soft-thresholding” asupra celorlalte tipuri de
filtre prezentate. Toate aceste analize statistice sunt originale. Analiza
filtrului de tip “soft-thresholding” a fost publicati in [Isa.’95 (3)]. Aceasti
analizd sugereazd o metoda adaptivd de cautare a pragului (utilizat de acest
filtru) optim pentru maximizarea raportului semnal pe zgomot. Algoritmul
inspirat de aceasti metoda a fost publicat ,[Isa.’97]. Convergenta acestui
algoritm este demonstrati in [Isa.’97]. Aceastd metodi de imbunititire a
raportului semnal pe zgomot, numiti “de-noising” adaptiv, reprezinti
rezultatul central al acestei teze.

Capitolul 5 este dedicat investigirii performantelor metodei de
“de-noising adaptiv”. Se prezintd citeva programe elaborate pentru a face
posibild aprecierea calitatilor acestei metode: Imbunititirea raportului semnal
pe zgomot realizatd, distorsiunile introduse, gradul de degradare a unor
parametri ai semnalului de prelucrat. S-a considerat cazul unei transmisii
numerice de date. S-a testat metoda propusi efectudndu-se 1000000 de
incercéri. Au fost obtinute erori de transmisie (in aceleasi conditii de perturbare)
cu cel putin un ordin de marime mai mici decét cele care se obtin folosind
metodele care se utilizeazd in prezent. Rezultd utilitatea folosirii metodei de
crestere a raportului semnal pe zgomot in diferite aplicatii din telecomunicatii.
Se compara pe un caz inspirat din practici efectul utiliziirii metodei de “de-
noising” adaptiv cu efectul utilizarii separirii de surse din punct de vedere
al imbunititirii raportului semnal pe zgomot. Se justifici superioritatea
metodei de “de-noising” adaptiv. in finalul acestui capitol se prezinta citeva
modalitdti de optimizare a rezultatelor obtinute. Continutul intregului capitol
este original.

Toate programele sursi care au fost utilizate pentru:
- simularea semnalelor perturbate,
- simularea diferitelor perturbatii,
- simularea metodei de “de-noising” adaptiv,
- calculul erorilor,
sunt originale.
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