
摘要

首先，本文基于全相位DFT数字滤波器的直接频域实现网络结构，对输入

或输出数据加窗，导出了一种新型的加窗全相位DFT数字滤波器。它的频率特性

比不加窗又有很大提高，幅频响应等于或逼近频率采样值，通带纹波极小，阻

带衰减极大，过渡带陡峭，零相位，滤波性能和实现的简洁性超过其他传统方

法。它除了可以采用通常的卷积结构外，也可以采用直接频域网络实现，本文

给出了它的直接频域网络组成及其简化算法。这种网络具有实时自设计功能，

可构成时变系统用于滤波器传递函数实时可变的场合，便于集成为频响和长度

均可编程的通用零相位数字滤波器，是数字滤波器的一种新的设计理念和实现

结构。

其次，本文提出一种新型的半带滤波器一全相位半带滤波器(APHF)，这种

半带滤波器具有频率采样特性，通带和阻带纹波小，过渡带陡峭，频率响应没

有过冲，可以直接进行谱分解用于设计二通道完全重建正交镜像滤波器(QMF)

组。本文针对这种半带波器提出了新的高精度谱分解方法。与传统半带滤波器

谱分解设计二通道完全重建QMF组相比，QMF组的重建精度由10。dB提高到

104 d8，是半带滤波器和准确重建二通道QMF组的一种新的设计方法。

最后，本文把加窗全相位DFT数字滤波器的设计方法用于设计具有上述优

点的全相位M带滤波器，从而得到全相位均匀滤波器组。全相位均匀滤波器组

可以用于时频分析一加窗傅里叶变换。小波变换是时频分析的有力工具，但不

适合线性charp信号的分析。加窗全相位可以有效减小窗函数的旁瓣，特别适

用于线性charp信号的时频分析。

关键词：DFT(discrete fourier transform)／IDFT滤波：全相位DFT数字滤波器；

加窗全相位DFT数字滤波器；全相位半带滤波器；二通道完全重建QMF组；全相

位均匀DFT滤波器组；时频分析



ABSTRACT

First，based on the architecture of the APDFT filter,this paper brings out a new

type of zero—phase digital filter called the windowed all phase DFT(WAPDFT)

digital filter,by windowing the input and／or output data of the DFT／IDFT blocks in

the APDFT filter network．The frequency characteristics of the APDFT filter are

improved greatly by this way．While the frequency response ofthe filter still passes or

approaches the desired frequency samples，it has much less pass-band and stop-band

ripples，and sharp transition．The WAPDFT filter CaB be implemented with COmlTlOn

convolution structure and the frequency domain direct network like the APDFT filter,

and realized in a simplified structure also．This paper gives the network of the new

structure and the associate algorithm．This network is not sensitive to finite word

length effect compared with traditional frequency sampling structures．It has real—time

self-design function and may constitute a time-variant system，It can be easily

integrated into a universal zero—phase digital filter with frequency response and length

programmable．

Second．this paper proposes a new type of half band filte卜-_the all phase half

band filter(APHF)．It has the property of ffequency sampling，i．e．the response curve

passes desired frequency samples．Its frequency response has very small pass-band

tipple，great stop—band attenuation，sharp transition band and without overshooting

whether in stop—band or pass—band．It Can be used to design two—channel perfect

reconstruction QMF(quadrature mirror filter)banks by factorizing the spectntm for

the APHF directly．A new method is given to get the spectral factors of the APHF

with high precision．Compared with traditional spectral factotization method of

designing two—channel perfect reconstruction QMF banks，the QMF banks designed

by factorizing APHF has beUer reconstruction precision that the error is decreased

from 10-3 dB to 10一dB．It’S a new method for designing half band filters and

tWO—channel perfect reconstruction QMF banks．

Finally,using the WAPDFT filter design method，this paper proposes an all

phase M band filter with all the advantages mentioned above and all all phase uniform

DFT filter bank．The unifoITn DFT filter bank Can be used to time．frequency

analysis--windowed fourier transform．AIthough wavelet transforln is a useful tool

for time-frequency analysis，it is not suitable for analysing linear charp signals．



Whereas，the all phase uniform DFT filter bank can do it very well duo to the

windowed all phase can efficiently reduce the side lobes of the window．

Key word：DF’171DFT filtering；all phase DFT digital filter；windowed all phase

DFT digital filter；all phase half band filter；two—channel perfect reconstruction QMF

banks；all phase uniform DFT filter bank；time-frequency analysis
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第一章多抽样率系统基础

本章是关于多抽样率(下文简称‘多率’)系统和滤波器组的基础知识和应

用的介绍，是其它各章的基础。

1．1多率的基本运算

1．1．1抽取和内插

多率系统中最基本的运算就是抽取和内插，这样做的目的是为了满足系统

中各处需要不同的抽样率，以利于信号的处理、编码、传输和存储，有时则是

为了节省计算工作量。使抽样率降低的抽样率转换称为抽取，这样的抽样率转

换器称为抽取器；使抽样率升高的抽样率转换称为内插，这样的抽样率转换器

称为内插器。

抽取因子为肘的抽取器

抽取因子为M的抽取器如图I．卜1(a)所示，x(n)是输入信号，y。(n)是输

出信号，M是整数。抽取器的输入输出关系为：

％(")=x(Mn) (1．1．1)

广]
x(月)—————’1^M卜一一yo(n)

(a)抽取器

砌)—一!!卜一小)
Co)内插器

图1．卜1抽取器和内插器

图1．1—2抽取因子M=2时x(n)与％(”)的关系

信号x(n)通过抽取器时，只有M的整数倍时刻点被保留下来，当抽取因子M=2，

x(n)与蜘(”)的关系如图】．卜2所示。下文将证明，由于抽取器使信号的抽样率
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降低可能导致频谱混叠，致使x(n)无法用儿(”)恢复。

内插因子为上的内插器

内插因子为上的内插器如图1．卜1(b)所示， ￡是整数。抽取器的输入输

出关系为：

姒炉∥瓮篓菩整数 ㈦Ⅵ，

当内插因子上=2时，x(n)与儿(")的关系如图1．1—3所示。很显然，内插器没有

导致信息的丢失，，(”)可以用y。(”)完全恢复。

图1．卜3内插因子三=2时J(n)与yE(H)的关系

抽取器和内插器的频域分析

内插器的频域输入、输出关系为：

％(：)=∑yAn)z～=∑yr(G)z“⋯ “1
(1．1．3)

=∑x(k)z～=x(z2)

因此，瑶(P，。)=x(P肼)。珞(P。。)的带宽是爿(P’。)的带宽的1／L，如图1．卜4(a)，

(b)所示。图(b)中每个周期内除了包含频点∞=2女口(☆为整数)的谱，其他

频谱称为镜像谱。

抽取器的频域输入、输出关系为

圪(P’。)=-G ej(“-2xk)lM) (1·1‘4)

证明： y。(n)的z变换为

yD(z)=∑yo(n)z～=∑x(Mn)z“
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定义中间变量

柏，书。茹∥整数倍
因此，y。(月)=x(mn)=‘(A如)

(1．】．5)

％(z)=∑x，(Mn)z～=∑毛(t)=。⋯ (1．1．6)
一∞ ★一—∞

＆U

Yo(z)=Xl(21 7“)

问题的关键是如何用x(z)表达X、(z)。由(1．1．5)式得：

‘(")=c0(n)』(")

式中c0(”)为梳状序列，定义式为：

啪，=怯磐戥倍

(6)

图1．卜4内插器和抽取器的频域特性。(a)xCn)的频域特性，

(b)y。(”)(三=2)的频域特性，(c)蜘(n)(M=2)的频域特性。

梳状序列％(一)可以表示为

式中，

C0(月) 壶荟％“

(1．1．7)

(1．1．8)

(1．1．9)
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碱，=eo““ (1，1．11)

在不致Bl起混淆时，％的下标一般省略不写。此时XI(”)的z变换为：

五扛)2击善互“”矽“z一2击丢墨砌她旷r 2击善盖(：∥)“·1。12)
把上式代入(1．i．7)式得：

驰)2击篆x(21ZMW‘) (11·13)

将：=P。。代入，得(1．1．4)式。频谱YD(e’。)几何上可以理解为：(1)对x(e，。)进

行M倍膨胀得到X(e]oJtM)，(2)复制M一1个X(e∥”)，然后在∞轴上分别右移

2xk，(3)对(1)(2)产生的谱相加并乘以1／M。当M=2时，相应于图

1．卜4(a)，R0”)的频谱如图1．卜4(C)所示。

如果z(”)的频谱如图1．卜5(a)所示，对x(”)进行抽样，抽取因子M=2，

％(")的频谱发生混叠，如图1．卜5(b)所示。由香农采样定理可知，当频谱发

生混叠时，信号xtn)无法完全恢复。为了避免混叠，要求x(帕为低通带限信号且

ki<7r／M。当然，这不是抽样信号完全恢复的必要条件。如果x(")的频谱在区
间0≤∞<2x内，除了在区间∞，<印<以+2，r／M上是非零的，而其他区间上都为

零，也可以由抽样信号完全恢复。抽样信号频谱的无混叠定理见文献[1]。

(6)

图1．1—5抽取器使频谱发生混叠

上述抽取器和内插器是实现整数倍抽取和内插，分数倍抽取和内插在本文

中不涉及，所以省略。容易证明抽取器和内插器是线性时变系统。

抽取滤波器和内插滤波器

在应用中抽取器前面往往连接一个低通滤波器，称之为抽取滤波器，其频
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率特性如图1．卜6(b)所示，此滤波器的作用是保证信号是带限的，图中05'。表

示通带下限频率，甜。表示阻带上限频率。其带宽由混叠的容忍程度决定，在后

面的章节中(QMF组)将看到一定的混叠是允许的，因为这种混叠司以被完全消

除。完整的抽取电路如图1．卜6(a)所示。同样，在应用中内插器后面常连接

一个低通内插滤波器。此滤波器的作用是保留图1．卜4(b)中阴影部分(非镜

像谱)，频率特性如图1．卜7(b)所示。完整的内插电路如图1．卜7(a)所示。

咖，—固廿砌，
抽取滤波器 抽取器

(口) (6)

图1．卜6 (a)完整的抽取电路，(b)抽取滤波器频率特性

m，—固型匝卜+炯，
内插器 内插滤波器

0

∞)
L

图1．卜7 (a)完整的内插电路，(b)内插滤波器频率特性

完整的抽取和内插电路的时域输入和输出关系为

y(Ⅳ)

∑x(k)h(nM一女x抽取园子为吖
““

(1．i．14)
0。

∑x(k)h(n—kL)， 内插因子为三
I=—-o

图1．卜8展示了低通带限信号x(n)(kI=；,r／M)经过抽取器、内插器和低

通滤波器恢复x(Ⅳ)的全过程。

多抽样率信号的实际采样周期

上文讨论抽取器和内插器时，简单地把输入和输出信号当成离散序列。实际

上输入和输出序列各自有不同的采样周期。铡如，图1．1-9(a)是采样间隔为丁

的时域信号t(f)，图1．卜9(b)中h(f)是对t(r)抽样，抽取因子M=2，图1．1-9

(c)中*(f)是对t(r)内插，内插因子L=2。
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型—F卜叫司些岍斗』蚴
I．．．．．．一i．．．一I．．．．．．J

一△⋯瓜：．△．

一．型蜒：一．

口一直二口 +

——△⋯丛：：．，△ ．

图1．卜8带限信号经抽取器后的恢复

[二立二[二[二[：：]二二L
一2丁 一丁0 T 2T

兰[二二二]：．一二二]二二二
2T 0 2T

匠[[[[[[[[I]]：．
2￡!■r一三0三T 3r 2T
2 2 2 2

多抽样率信号的实际采样周期

1．1．2数字滤波器组

数字滤波器组是多个数字滤波器的组合，这些数字滤波器有一个公共的输
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入或输出。幽1．1一i0(n)为分析滤波器组，H。(z)足分析滤波器，xAn)是子带

信号，图中x(一)被分解为M个子带信号。图1．卜10(b)为综合滤波器组，只(z)

是综合滤波器，子带信号儿(n)被综合为一个输出信号i【”)。

例1．1．1：DFT滤波器组

图1．1一ll(a)是基于DFT的滤波器组。输入信号x(n)经过延迟链产生Ⅳ个

子序列St(”)=x(n—f)。矩阵w’是M×MDFT矩阵W(【wk=∥“=P书“⋯)的共
轭转置。因此，

(6)

xtn，———1。-，[：jlij；!乎x。t”， ，。c”，——·。[：：!!；!lj砷厨小，巾，剧
L匡至卜铀∽ M㈨{五pL坳，

0

l

0 5

0

z(”)

延迟链

}一 矗(m

●=一‘ s1(N)

● W+
●

●

{一 ‰．I(Ⅳ)

而(H)

^(n)

硝一，(帕

2 3 4 5

5

图1．卜11 DFT滤波器组，(a)DFT滤波器组，(b)H。(P。。)的幅频特性
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(c>H，(P，4)的幅频特性．((b)，(c)二图取M；10)

M一)

xAn)=∑‘(”)∥“ (1．1．15)
J=O

上式两边取z变换得：

爿。(z)=Es，(z渺一=∑z—W“x(z)=∑(zW。)。x(=) (1-1．16)

令也(z)=打。(z)J(z)，式中

珥(z)兰Ho(zW‘) (1．1，17)

(1．1．18)

此滤波器组的分析滤波器为以(=)，H。(z)和Ⅳ，(z)的频率特性分别为图1．卜11

(b)，(c)(二者取M=10)，可见两频谱间存在很大的混叠。峨(：)是风(z)频率

特性的在m轴上的移位，当M的值增大时，相邻两子带间的混叠变小，但旁瓣

衰减不变。满足(1．1_17)式的滤波器组称为均匀DFT滤波器组，原型滤波器

Ho(z1满足(1．1．18)式时仅是均匀DFT滤波器组的一个特例。

DFT滤波器组可以用作时频分析。为简单起见，用”+M一1代替(1‘1．15)式

中的”，得

^o+．w—1)=∑Jo+M—J—f)Ⅳ～=∥‘Exo+f)矽“ (1．1．19)
J=0 l=0

式中，f_M一1一f。xk(n+M—1)有很明显的物理意义，lxk(n+M—1)I是M点序列

J(n)，x(n+1X·．．，x(n+．^，一1) (1．1．20)

的DFT变换的第k个值的幅度。对于不同的”值，l^0+甜一1)I的值随之变化，

因此这个滤波器组可以用作时频分析。在实际应用中，为了减小旁瓣，通常对

乓(”)加窗，如图】．卜12所示。有的文献也称之为加窗傅里叶变换。

x(n) ，窗

i f
． ／ f

}I m讯¨⋯
图1．卜12 DFT滤波器组对S．(")加窗

1．2 G(z)与抽取器和内插器的连接
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(c)H(Pp)的幅频特陛．(fb)，(c)二阔取M=10)

-(”)一∑‘(")∥“ (1．】．1 5)

上式两边取Z变换得：
M一1 M一1 M一1

丑(z)=∑置(z)阿“’=∑r。矿“Ⅳ(：)=∑(拥，‘)7Ⅳ(z) (1】．16)
f-O r一0 』一0

令X。(z)=H。(z)z(z)，武中

(1．1．17)

(1．1．18)

此滤波器组的分析滤波器为风(习，廿。(。)和H，(；)的频率特性分别为图1．卜ll

(b)，(c)(二者取M=10)，可见两频谱问存在很大的混叠。以(z)是风(z)频率

特性的在。轴上的移位，当M的值增大时，相邻两子带间的混叠变小，但旁瓣

衰减不变。满足(】．1．17)式的滤波器组称为均匀DFT滤波器组，原型滤波器

峨(=)满足(1．1．18)式时仅是均匀DFT滤波器组的一个特例。

BFT滤波器组可以用作时频分析。为简单起见，用H+M一1代替(1．1．15)式

中的”，得

xk(n+M一1)；∑x加+M一1一缈=∥‘x(n+I)W“ (1．1．19)
p0 ，一0式中，，⋯M 1『口xk(n+M一1)肯很明届的物理意义．k印+M 1)I是M点序列
x(H)，缸Ⅳ+1)，⋯，x(n+M一1) (1】．20)

的DFT变换的第女个值的幅度。对于不同的”值，k扣+M-1)}的值随之变化，

因此这个滤波器组可以用作时频分析。在实际应用中，为了减小旁瓣，通常对

4(”)加窗，如图1卜12所示。有的文献也称之为加窗傅里叶变换。

图1．卜12 DFT滤波器组对s，(")加窗

1 2 G(r)与抽取器和内插器的连接

1 2 G(：)与抽取器和内插器的连接
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抽取器与内插器的级连

图1．2—1(a)和图1．2一l(b)一般不等价。例如，当L=M时，Yl(")=xO)

％(")，式中气(”)是(1．1．9)式描述的梳状序列；而妈(”)=xO)。当且仅当L与

xc”，————·{!!!j：}——p Htn，xc，z，————·{：!!：]———9，：t一，
(d) (6)

图1．2-1抽取器与内插器的级连

M互质时，图l_2一l(a)与图1．2—1(b)等价。因为

I(z)2壶篆戈(∥”畋)，艺(z)2击善x(zL／M嘭) (1’2·1’

令s，={嘭，O<-k茎M一1)，疋={略，o≤女<-M一1)，当且仅当M与三互质时s=邑。

所以，当且仅当三与埘互质时，(1．2．1)式成立。

两个著名的等效系统

图1．2-2中，有理式G(z)与抽取器、内插器的连接在多率系统中经常用到，

其等效电路是多率理论证明的有力工具，也是多率理论中两个著名的等效系统。

必须强调，只有G(z)为有理式时这两个等效才成立。

缸趣寸口
(口)州≮至柠’
(c)

兰刊王丑廿’
(b)三叫卫哩蟛
(d)

图t 2-2两个著名的等效系统

证明：由于

E(z)=击善Ⅳ(Zl／MWk)G((∥“∥‘广)=击薹Ⅳ(一“∥‘)G(z)=K(z)(1 2．2)
只0)=G(z‘)■(2)=G(z‘)x(z‘)=墨(z) (1．2．3)

因此图1．2-2中的两个等效系统成立。

1．3多相分解



第一章多抽样率系统基础

多相分解“1在多率信号处理中是一种基本方法，使用它可以使抽取和内插提

高计算效率，在实现滤波器组时也非常有用。多相分解是指将数字滤波器的传

递函数H(=)分解成若干个不同相位的组合。

设数字滤波器的传递函数为：

H(z)=∑h(n)z“ (1．3．1)

H(z)可以分解为：

日(=)=

+z“∑h(nM+1)z“

+z叫。1∑h(nM十吖一1)z“

(1．3．2)

式中，M为整数。令日(。)=∑h(nM+1)z～，0≤f≤M—l，则

曰(z)=∑z。乓(∥) (1．3．3)
／-u

式(1．3．3)即为日(z)的多相I型分解，日(z)为多相分量。^(”)与h(nM+，)的关

系如图1．3一l所示。

一c”，————-[：；：：}———·f：!：!!j!卜一c一—，+D
图1．3-1^(月)与h(rtM十f)的关系

下面描述多相分解的第二种形式。令R，(：)竺‰+肛)，(1．3．3)式变成
M—l

Ⅳ(z)=∑z叫+’’蜀(∥)
?=O

式(1．3．4)即为日(z)的多相ll型分解。

1．3．1抽取滤波器和内插滤波器的高效实现结构

(1．3．4)

为了叙述简单起见，令图1．】一7抽取滤波器电路中抽取因子为M=2，如

(1．3．3)式对口(=)进行多相I型分解，抽取滤波器电路变形为图1．3-2(a)，

然后利用图1．2—2中的等效，图1．3-2(8-)变为图1．3—2(b)。设H(z)为Ⅳ阶

FIR滤波器，其传统的直接实现结构如图1．3-2(c)。图1．3-2(b)与图1．3—2
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(C)相比是高效的实现结构。图1．3—2(c)在偶数时刻有输出，每一个输出需

要N+1次乘法，Ⅳ次加法，并且这些运算要在一个单位时间内完成(单位时间

指输入信号的一个采样周期)。而图1．3-2(b)虽然每一个输出需要的运算量与

直接实现电路相同，但这些运算可以在两个单位时间内完成，因此

MPUs=(N÷I)／2，APUs=Nt2(MPUs为mui riplications per urdt time的缩写，

APUs为additions per unit time的缩写)，可见高效实现结构单位时间运算量为

直接实现单位时间运算量的一半。

xfn、

(n)

z(帕

砌，T咂卜匝丑]
t20 +

阳一)LF卜眄司J一坤。)

(c)

图1．3-2抽取滤波器的实现结构(a)抽取滤波器多相分解

(b)高效实现结构，(c)直接实现结构

J(n)——·——{筠：：：，。。，
图1．3-3内插滤波器的高效实现结构

令图1．卜8内插滤波器电路中内插因子为L：2，对内插滤波器按(1．3．4)

式进行多相II型分解，然后用(1．2．3)式中的等效，得到其高效实现结构如图

1．3—3。设H(z)为Ⅳ阶F1R滤波器，其直接实现结构MPUs=2(N+1、，APUs=2N，

而高效实现结构MPUs=N+1，APUs=N一1(注：图1．3-3的输出是时分多路复用，

不是加法)。

抽取滤波器电路和内插滤波器电路的抽取因子和内插因子不局限于2时，前

者多相分解高效实现结构运算量为MPUs=(N+1)／M，APUs=N／M；后者多相

分解高效实现结构运算量为MPUs=N+1，APUs=N—L+l。
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上述数字滤波器H(z)没有限制其具有线性相位特性，存具有线性相位特性

时，运算量还可以进一步减小。

1．3，2均匀DFT滤波器组的多相实现

均匀DFT滤波器组通过多相分解可以得到高效的实现结构。假设原型滤波

器H。(：)用多相I型分解，则第k个滤波器可以表示成：

HAz)=Ho(；W’)=∑(z。矿“)7Ef(∥) (1．3．5)
kO

用X。(z)表示日；(=)的输出，则

M一1

五(：)=∑∥“(z。易(ZM)x(z)) (1．3．6)
I-0

由(1．3．6)式得到图1．3-4高效实现结构。若JV。(z)为N阶FIR滤波器，均匀

DFT滤波器组的高效实现结构每个时刻仅需要Ⅳ十1次乘法，Ⅳ一M十1次加法，

及M点DFT运算。例如N=50，M=32，FFT”1需要大约136次实乘法运算，均

匀DFT滤波器组的总的乘法运算为187次；而直接实现需要32x 51=1632次乘法，

且为复数乘法，因为风(z)，k=1,2，⋯，M一1的单位脉冲响应为复数。可见高效实现

结构有很高的效率。

：(H) 毛(M)

斟1．3-4均匀DFT滤波器组的高效实现结构

若E(z)=1，，=o，⋯，M一1，则图1．卜11变成图1．3-4的一个特例。五(=)的阶次

不为零，可以使原型滤波器风(z)具有较高的阶次，从而具有更好的频率特性。

1．4 多率系统的几种应用

1．4．1数字语音系统

在数字音频处理中经常要改变带限信号的抽样率“1。例如，模拟音频信号

xo(t)转化为数字音频信号。1。～般认为模拟音频信号的带宽为0sn／2z≤22 kHz，
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由采样定理知，最小采样频率为44kHz，如图1．4一l(a)。在对模拟信号采样前，

首要先进行模拟低通滤波，滤除高频噪声，以防IE离散信号频谱发生混叠。模

拟低通滤波器的频率特性H。(嗡如图1．4-l(b)。为保证有用的音频信号不失真，

H。(n)要求通带纹波很小，过渡带十分陡峭，通带和过渡带近似线性相位，这样

的模拟滤波器现实中很难实现。

通常的方法是对％(r)进行过采样，采样频率为88kHz，此时Ⅳ。(Q)就可以具

有比较宽的过渡带，如图I。4—1(C)，这种滤波器的频率特性易于实现。过采

样的得到的数字信号玉(”)经低通数字滤波器H(z)滤波(由于H(z)是数字滤波

器，易于实现过渡带陡峭，通带和阻带纹波小及线性相位特性)，然后抽取(抽

取因子为M=2)，最终得到数字音频信号x(”)。

图1，4一l(a)屯(c)的谱；(b)采样频率为44kl-lz的防混叠滤波器；

(c)采样频率为88kHz的防混叠滤波器：(d)改进的数字音频A／D转换

在D／A转换阶段会产生类似的问题。数字音频信号y(n)经过模拟低通滤波

转化为模拟信号时为了滤去】，(e一)在±22kHz外的镜像谱，同样要求模拟低通滤

波器通带纹波很小，过渡带非常陡峭，上文已知这样的滤波器很难实现。通常

的方法是采用内插器，对y(”)进行零值内插，内插因子为三=2，然后用内插低

通线性相位数字滤波器滤波(这样无相位失真)，最后通过低通模拟滤波器进行

D／A转换。

在改进的音频信号的A／0，D／A转换中，付出的代价是由于信号的采样率高，

增大了单位时间内的运算量，但用上文所述的抽取滤波器和内插滤波器的多相
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高效实现，能使单位时间内的运算量大大降低。

1．4．2语音信号和图像的子带编码

在现实中，常常遇到信号x(n)不是带限的，而大部分能量集中在某～频带内，

如图1．4—2(a)。能量较小的频带㈨，Jr／2中能量还没有小到可以完全丢弃，当

对x(”)抽取，必然导致频谱混叠。为了避免混叠发生，用频率特性图1．4^-2(b)

所示的分析滤波器组(图1．4—3)对x(H)进行子带分解，子带信号葺(”)比Xo(n)有

更少的能量，所以编码时可以用比较少的比特。例如，x(n)为10kHz信号，每个

采样需要16比特量化，波特率为160k／sec。假设五(”)和xo(n)每个采样分别需

要16比特和8比特，由于子带信号要用抽取器M=2抽取，所以波特率变为

120k／see，压缩率为3／4。用树形滤波器组可以把信号j(H)分解为多个子带，每

图1，4-2信号x(n)被分解为二个子带信号Xo(n)和一(n)

Ⅳ(n)

图1．4-3用了子带编码的分析、综合滤波器组(2通道QMF组)

X(n)

个子带根据其能量特性单独量化。例如语音信号的子带分解和量化是以人耳对

重建信号的质量感觉为基础的”1。
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图l’4—2(c)中的子带信号用图1．4-3中的内插器和综合滤波器组重建原

信号。内插器用于恢复采样率，综合滤波器组E(z)用于消除镜像谱。图1．d-3又

称为QMF(quadrature mi FFOY fi Iter)组，具有完全重建特性的FIR刚F组

是本论文主要讨论的问题。

文献”。”。⋯“”中有更多关于语音信号子带编码的细节。子带信号不仪仅是

量化，还要进行DPCM或ADPCM编码”1以得到更高的压缩率。

二维多率滤波器组用于图像处理最早由文献[11]提出。子带编码“2“““““【

在图像压缩中得到广泛应用。上世纪80年代发展起来的小波理论，在图像的子

带编码中得到非常成功的应用。

1．4．3模拟语音加密

模拟语音加密“”是为了用现有的模拟电话系统传输语音信号，并且信号保

密。其主要思想是把信号x(n)分解为M个子带信号^(功，然后把t(”)划分为时

间段。不同的时间段和子带按预定的方案形成新的加密信号_y(")，y(”)经D／A

转换即可传输。这种加密信号在不知密钥时很难解密，解密信号能保持很好的

语音质量。

1。4．4多路复用

通信系统中经常用到时分(TDM)和频分(FDM)多路复用技术。图1_4-4(a)

是TDM发送端工作原理图。图中3个子带信号‘(n)经内插器(L=3)内插，然

后经延迟链得到发送端信号y(n)，它实际上是‘(”)在时间上有序组合，即

_y(H)一-xo(O)王(0)鼍(o)xo(1)xl(1)xAl)⋯

五(n)可以通过图1．4-4(b)中的接收端电路恢复。五(z)，置(z)和五(z)实际上

是Y(z)的多相分量。

FDM发送端原理如图1．4-5，为简单起见，仅讨论3个信号的频分复用方法。

％(nl王(")，xAn)的频谱如图1．4—5(a)，(b)，(C)。为了能在0≤∞<27c区间内表

示这3个信号的频谱，分别对其内插，内插后的频谱如图1．4—5(d)，(e)。(f)，

如果内插滤波器F(z)是理想的滤波器，可以得到频分复用信号y(n)，频谱如图

1．4—5(g)。

完整的频分多路复用系统如图1．4-6，为了减小各子带间的混叠，图中的综合滤

波器组F(z)，分析滤波器组只(z)要求过渡带十分陡峭，文献[16]指出只有滤波

器阶次达到2000阶时，失真才能接受，实现这样的滤波器代价是高昂的。
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(力

■(")

J，(H)

Xo(n) y(B)

y(n)

图1．4-4 TDM发送端，接收端原理图

0

O

O

O

扎【0)xo(】)

‘(一1)t(0)

z1(一1) ，I(0)

o 2n-∞

图1．4-5 FDM发送端原理

(扫)

文献[17]提出的TDM-FDM(图1．4—6)系统能很好的解决了上述问题，虽然

各子带间存在混叠，通过适当地选择分析和综合滤波器组可以使信号完全重建。

1．4．5多率自适应滤波

自适应滤波在很多文献[18，19]中都有详尽的描述。抽取器、内插器和子

∽

㈤

Z

X

)
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xn(N)

』1(／'1)

％一I(月)

TDM FDM

图1．4-6完整的频分多路复用系统

j。(J7)

j．(H)

毛，(n)

TDM

带分解用于自适应滤波使滤波效果得到很大的提高。文献[1，20，21，22，23，24]

对多率自适应滤波都有详细介绍。

1．5几种特殊的滤波器

半带滤波器、M带滤波器和功率互补滤波器是多率系统中经常用到的几种特

殊滤波器，下文给出简要介绍。

1．5．1半带滤波器

半带滤波器。5。““⋯的单位脉冲响应满足

n(2n)=托篡 (1 51)

式中常数c常取为0．5。也就是说，半带滤波器除了^(o)≠0，其他偶数项都为零。

把(1．5．1)式用多相表示。得

Ⅳ(z)=c+=。互(=2) (1．5．2)

式中Eo(z)=c，由(1．5．2)式可锝

口(z)+日(一z)=2c (1．5．3)

若^(”)是实数零相位的，贝JJH(一z)=H(ej‘。“’)=H(em。’)，取c=o．5，上式变为

Ⅳ(P』。)+H(e7‘⋯’)=1 (1．5．4)

H(e，m)和tl(em叫)的能量相等，关于z／2对称，并且和为1t这恰好是半带滤波

器名字的由来，半带滤波器示意图如图1．5—1(a)。在第二章中将给出全相位半

带滤波器的设计方法。

如果半带滤波器H(z)经适当的奇数延迟变为因果半带滤波器，即
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Ⅳ。(z)=：～玎(z)，则(1．5．4)式变为著名的等式。”

Ⅳ。(z)一皿(一z)=Z“ (1．5．5)

M带滤波器”。是半带滤波器的逻辑扩展。吖带滤波器的单位脉冲响应满足

坷埘虻』。”o (1．5，6)“(埘2)2{o n≠o 11．’6)

式中常数c常取为IlM。(1．5．6)式的频率特性由于历史原因常被称为奈奎斯特

特性⋯1。M带滤波器日(z)用多相I型表示得

H(2)=c+Z-1E(zⅣ)+Z-2易(：削)+·-·十2-(M-U最w—t(zⅣ) (1．5．7)

上式满足如下特性：

EH(zW‘1=Mc (1．5．8)
★：0

式中，W：e叩“”。M带滤波器及其M一1个在CO轴上的等间隔移位H(e“”2“””)

之和是一常数，如图1．5-1(b)。

主跫芏．
图1．5-1(a)半带滤波器，(b)M带滤波器

在实际用中竹带滤波器要求具有线性相位特性，最简单的设计方法是窗函

数法。1。其单位脉冲响应满足

^(”)：．sin(8'n／M)w(”) (1．5．9)
gn

式中，w(n)是窗函数，常取为凯塞尔窗。滤波器的阻带衰减，过渡带宽度由凯

塞尔窗的系数卢决定。线性相位FIR M带滤波器的设计方法见文献[25，28]。

第六章中将详细介绍一种新的肘带滤波器设计方法，即全相位M带滤波器设计

法。

1．5．2互补传递函数
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A严格互补特性

如果传递函数H。(=)，H，(z)，⋯，爿0一，(z)满足：

∑珥(z)=cz“。，c为非零常数

则称这组传递函数是严格互补的。

B功率互补特性

如果传递函数Ho(z)，H。(z)，⋯，爿0一。(2)满足：
M～ ，

∑I见(ejm)『=c，c为大于零的常数

则称这组传递函数是功率互补的。

c全通特性

如果传递函数风(z)，H．(=)，⋯，HM一。(z)满足：

∑致(z)=4(z)，4(z)为全通函数

则称这组传递函数是全通互补的。

1．6加窗全相位DFI数字滤波器

1．6．1加窗全相位DFI滤波简介

(1．5．10)

(1．5．11)

(1．5．12)

文献[31]提出了一种新型的FIR数字滤波器—全相位DFT数字滤波器。这种滤

波器具有频率采样特性，而在通带、阻带纹波特性和过渡带特性上优于传统的频率

采样法⋯’。它除了具有时域实现结构外，还具有频域实现网络结构。这种结构可构

成实时可变频率特性的系统。可以对滤波器的频晌和长度实时编程控制。通过对这

种滤波器进行深入研究发现，对其频域实现结构的DP-1F输入或IDFT输出加窗，导出

一种新型的加窗全相位DFT数字滤波器。它的频域特性比不加窗时又有很大提

高，幅频响应等于或逼近频率采样值，通带纹波极小，阻带衰减极大，过渡带

陡峭，零相位，滤波性能和实现的简洁性超过其他传统方法。它除了可以采用

通常的卷积结构外，也可以采用直接频域网络实现，下文给出了它的直接频域

网络组成及其简化算法。这种网络具有实时自设计功能，可构成时变系统用于

滤波器传递函数实时可变的场合，便于集成为频响和长度均可编程的通用零相

位数字滤波器。是数字滤波器的一种新的设计理念和实现结构。实际上文献[31]

的全相位DFI数字滤波器是加窗全相位DFT数字滤波器的一个特例。在原有的实现

结构基础上提出的简化频域实现结构省掉了一级FFT运算，使运算效率大大提高。
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1，6．2加窗全相位DFT滤波的原理及其性质

1．6，2．1全相位数据空间

对于时间序列中的一点x(”)，存在也只存在N个包含该点的具有不同截取相位

的Ⅳ维向量：

J。=Ix(H)z(”+1)x枷+Ⅳ一2)z0十N—1)17

。】2 2一‘。o
2 L。(n-I)。(”)。{”+”一33x(”+“一2)】1 (1．6．1)

xⅣ1=Z-N+]Xo mrx(Ⅳ+1)J加一N+2)x(N一】)z(月)，
其中，Z一，为延迟算子。显然，x(n)是这些截取向量的交：x(”)=瓦nⅣ。⋯n“矿

按照数据矩阵的常规表示法，定义x(”)的全相位数据矩阵为：

x。。(Ⅳ)=ix。X。⋯％．，] (1．6．2)

其中全部列向量{五，?=o，l，⋯，N—1)张成x(一)的全相位数据空间a

1．6．2．2加窗全相位DFT滤波

全相位DFT滤波器的直接频域实现网络结构。”如图1．6-1。加窗全相位DFT

滤波器即对全相位DFT滤波器的输入加前窗，对其DFT／IDFT滤波输出加后窗，

如图1．6-2。设前窗和后窗函数分别为碟(")，蝶(”)，n=o一1．．，N一1。

图1．6-1全相位DFT滤波器的直接频域实现网络结构

对x(n)的全相位数据矩阵X．Ⅳ+。(月)的每个列向量加前窗进行相同的DFT／IDFT

滤波，得；

Ⅳ一1 N—I N-I

巧(，)=∑阡∥(f，女)[日(女)∑％(I√)碥(J)置(／)]=∑Ⅳ”(f，，)碟(，)五(／)
k=O j-O J-O

Ⅳ一l

=∑矾(f，，)蜀(，)
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即

式中，

图1．6-2加窗斜日位DFT数字滤波器直接频域实现网络结构

f，，=0，J’1．．，N一1 (1．6．3)

r=HⅣ一， ，=0，1，⋯，N一1

N-1

巩(f，／)=∑陈1(f，≈)％(女，／)目(t)，i，，=0,1，⋯，N一1
★=0

打j(f√)=Ⅳ。(f√)醵(／)

(1．6．4)

(1．6．5)

(1．6 6)

％和陈1分别为NxN的DFT和IDFF变换矩阵，目是所期望的．Ⅳ维DFT滤波响应

向量。

然后对DFT／IDrT滤波后的每个列向量r加后窗：

N-l N-I

巧。(f)=r(f)·B：(i)=∑磙(f)HⅣ(f，，)B；(，)墨(j)=∑甘；(f，，l■(J)

即

式中，

f，，=O，1，⋯，N一1 (1．6．7)

¨=Hj五， ，=O'l，1一，N一1 (1．6．8)

瓦(f，j)=蝶(，)±0(，，／)碟(／)，j，J=o“1．-，N—I (1．6．9)

显然，对应点x(一)将分别得到Ⅳ个不同的滤波值：

Z’(f)，，=0∥1．．，N一1 (1．6．】0)
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为消除因截取相位不同而引起的滤波值的歧义性，取这Ⅳ个滤波值的均值作为x(”)

的滤波输出，即
1Ⅳ一1

y(")=寺∑如) (1．6．11)
”』=O

即：x(n)的加窝全相位OFT滤波输出是全相位数据矩阵所有列向量加前窗的

DFT／IDFT滤波得到的列向量再加后窗在该点输出的均值。

1．6 2．3加窗全相位DFT数字滤波器

由(1．6．7)，(1．6．9)，(1。6。11)式得：

1Ⅳ一IⅣ一f Ⅳl

，(n)=寺∑∑日ju，，)x∽一，+，)=∑砖(r)xo—r)=嘛(n)+x(”) (1．6．12)
07
I=0j=o —fⅣ一】1

式中：

瓦(”)=
iI己N-t风．(，，，一H)，
fV kⅡ

百]R乙-I+”矾(，，，～”)，
1 Y，=0

由式(1．6．5)得：

％(?，7一月)。万I刍／。-I疗(女弦“可=厶(功 (1·6·14N
2z

)

式中厂Ⅳ是DFI"滤波响应向量目的IDFT变换。由(1．6．9)，(1．6．13)，(1．6．14)式得：

矗(月)=wj(")／j(”)，”=o，±1，--．，±(Ⅳ一1) (1．6．15)

式中

％(”)=

实际上·‘(”)正比于后窗群(”)与前窗域(Ⅳ)的互相关函数

1‰(以)=-i1廿Ⅳ2(柙)+碍(一n)，即=o，±I，一，±(Ⅳ一1) (1，6．17)
fv

定义wj(")，n=o，±1，⋯，±(Ⅳ一1)为相关函数窗。称：

wN(n)=wⅣ(”)／wj(o)，n=o，±l，·．．，±(Ⅳ一1) (1．6．18)

为归一化相关函数窗。峨(o)是归～化因子，归一化原则将在下文讨论。

我们称‰(”)=wan)厶(”)为加窗全相位DFT滤波器的单位脉冲响应。

㈣
肛

¨

～，

一

叫

～，

”

∽一肛

端



第一章 多抽样率系统基础

若凡(女)为实数，且对称于N／2，即：

‘(R)=日(Ⅳ一女)，≈=o，1，2，⋯．N—I (1．6．19)

则^也是实对称的：

厶(n)=厂Ⅳ(Ⅳ一H)=^(一n)，H=o，1，2，⋯，N一1 (1．6．20)

由(1．6．t5)式可知，为了使k(”)具有零相位特性，即

‰(H)=‰(一")， n=O，J，1一，N—I (1．6．2】)

要求w。为偶函数，容易证明：

1．若前窗或(月)与后窗露加)都是关于(Ⅳ一1)／2实对称的，则归一化相关函数

窗w。关于原点对称，是偶函数。

2．若前窗与后窗相等，即碥(”)=垛(”)，则不论其是否关于(Ⅳ一1)／2实对称，

归一化相关函数窗是偶函数。

3．若前窗或(Ⅳ)与后窗蝶(n)都是关于(Ⅳ一1)／2实对称的，若二者位置互换，

归一化相关函数窗的值保持不变。

倒1．6．1前窗碟(”)与后窗蝶(”)相等都是矩形窗，即

帕嘲∽=托”饥1’⋯’装 (】6．22)

则

怕)；』掣，删盐一'±(川) (1’6．23)

I o 其它

嵋(o)=1，峨(Ⅳ)=wan)，n=o，±1，⋯，±(Ⅳ一1)是归一化三角窗。此窗恰是全相位DFT

数字滤波器的三角窗。

至此，可得到下面的定理：

定理1．6．1：当DVI、滤波响应向量，Ⅳ为实对称时，加窗全相位DFT数字滤波器可由

一个零相位数字滤波器实现，其单位脉冲响应‰(")可以用凡的IDFT关于原点对称

延拓，再用归一化相关函数窗加权产生，即：

』'婴2_加?vT[G(k)】咄圳0，⋯，Ⅳ-l (1．6．24)
【‰(”)=‰(一”)

’ 一’
‘

、
“

。

另一方面，由零相位数字滤波器的单位脉冲响应k(”)求其对应的DFT滤波响应凡的

反变换公式可由(1．6．24)得到：
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刖)=DFT[糍J，啦=o，1，⋯，肛1(1．6．25)

例1，6．2：取‘：f1÷。爿，前窗或(n)={：”2 o’1姜善，后窗霹(一)为三角窗

函数驰)_1一掣n=0,1,2,3 oⅢ,Uw4=陪互1；，；；斗自(1·6·2a)
式可得垃=[去。瓦5言瓦5。去]。F4=DFT【垃(圳K(叫，n=0,1,2,3满
足(1．6．25)式。

定理1．6．2： 加窗全相位DFT数字滤波器是零相位数字滤波器的一个子集a一个长

度为(2N一1)的零相位滤波器是加窗全相位DFT数字滤波器的充要条件是其单位脉

冲响应h(n)∈豫满足：

fh(n)lh(N一”)=wu(n)／wu(N—n)，敞”)≠0，h(N一Ⅳ)≠0，

或者 ^(")=h(N一”)=0

n=1．2．⋯N．1 (1．6．26)

此定理由(1．6．19)，(1．6．20)，(1．6．24)式可证。

定理1．6．3：对于肼个子带DFT滤波响应向量日，m=l，‘，2··吖，若
村

∑R，。=【l，1，⋯，1]_％
m=l

则它们所对应的加窗全相位DFT数字滤波器是严格互补型子带滤波器。

1．6．2．4加窗全相位DFT数字滤波器的频率响应

目(女)霸@一-努7∞ (1．6．27)p)；∑¨(一)^("k一”=i乞目(女)霸@一“‘t) (1．．
一Ⅳ+l o’}-0

·1

其中，成∞)是归一化相关函数窗b(n)的傅里叶变换。我们感兴趣的是前窗碍(”)

与后窗瑶(”)是矩形窗或三角窗的情况。其数学表达式分别为：

矩形窗

R(”)={：”2。’1，‘一，N其-它1 (1．6．28)R(”)21 o 一’其它
(1·6·2斟

三角窗函数
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驰)_1一坐篙型删，”一，¨(1．6．29)
定理1．6．4：若前(后)窗碟(”)是矩形窗，后(前)窗碟(一)是三角窗，长度为2N—l

的加窗全相位DFT数字滤波器的传递函数在2zIN的整数倍采样点上的值等于其DFT

滤波响应向量的值。证明：设B：(”)=E，(”)={：“=。，1’’一，N其-它1，量：(”)=％(一)=，一三I学，
"=0’l’l一，N一1。则

以(”)=专磉∽s 8；(一n)=吉瓦(”)+％(一峨”=。，+l，⋯丑Ⅳ一1) (1．6．30)

所以戗(∞)=寺露佃)·氐一∞)，式中，霸∞)和毛一(m)分别为三角窗和矩形窗的傅里
叶变换。

(1)当N为偶数时

所以，舐(m)

矗(n)=而2‰，：∽蜀。．(”)

上．三竺兰竺兰竺竺兰!
_ⅣⅣ+1

sin3竺

磊(以)=—而2‰m，：O)4曩Mm(n)⋯¨鼢湍雩
／／(e。。1=

2

．Ⅳ2(Ⅳ+1)嘁(o)

N2(_Ⅳ+1)哦(o)

A，N为偶数

且Ⅳ为奇数

彳：竺c02N：：c04N k2z：：：co(N!+2)(N+2盟2)kz)：
sin’r二一=2)
、2 Ⅳ’



第一章多抽样率系统基础

。(Sl-、警砌)s．n2(丛半一等啪
肚—-生——i了焉■—业一sin’f=一二=)

、2 N。

H(P”)在∞=万2mⅡ，Ⅲ=o，1，⋯，Ⅳ一l的采样值为

式中

A’=

脚晕)：{
2

Ⅳ2(Ⅳ+1)氓(o)

Ⅳ2(Ⅳ“)wu。(O)

k)gg·5in(¨)三·sin(m埘等z

因此，H(eJ可-。)；

¨(o)

sin3竺兰口
．v

， Ⅳ为偶数

， Ⅳ为奇数

。．si咖吲一in2(m卅等z
8‘=—__砸m乏--K■址sin3一矿z

瓦万N五+丽2 目(m)’Ⅳ为偶数。由(1．6．3。)式容易得到
西Ni丽+I FⅣ(m)， Jv为奇数

．Ⅳ为偶数 ：，

，所以H(e’百4)=日∽X m=o，J，1．-，N一1。

_Ⅳ为奇数

若前窗巩(")，后窗蝶2(Ⅳ)都是三角窗巧(Ⅳ)，如(1．6．29)式

则峨(”)=万1睇2(一)+砖卜一)=专％。)+％(一心一=0'+1，⋯，士(Ⅳ一1)
相关函数窗“(”)的傅里叶变换为：

!=．：竺‘2互／'V：：．：2二N[+2 1：，当Ⅳ为偶数时
Jv(Ⅳ+1)2 sin4竺

。

sin 4N+An)
． !—。．———生一， 当Ⅳ为奇数时
N(N+1)‘ sint竺

此时频率响应H(一。)在∞=—2万m口，m=o，1，⋯，Ⅳ一1失去频率采样特性，但其低通频率

特性通带纹波特别小，阻带衰减极大，频谱函数非负。若滤波器长度足够大，可以便

揣等
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—————————————————————————————————————————————————————————————————————————————————一

过渡带很陡峭，幅频特性接近理想滤波器。

1．6。2 5归一化原则

本文归一化原则是当是所期望的N维DFT滤波响应向量只，为全通时，即

‘(n)=1，H=0∥I一，N一1 (1．6．31)

加窗全相位DFT数字滤波器的输入与输出相等。由(1．6．】5)式得

‰(月)=wⅣ(o)占(”)，y(")=x(”)+[wⅣ(o)占(")]_嵋(o)J(")。为了使加窗全相位DFT数

字滤波器的输入与输出相等，嵋(o)必为1，若不为1，则必须归一化，即

¨【n)=晾(∞，氓【o)，H=o，+1'⋯，N一1 (1．6．32)

W，(一)为归一化相关函数窗。图1．6-3给出了三种典型的归一化相关函数窗。

图1．6-3三种典型的归一化相关函数窗

datal，全相位DFT滤波器的三角窗函数；date2．前窗为三角窗，后窗为矩形窗的归一化

相关函数窗：date3．前后窗都为三角窗的归一化相关函数窗。

1．6．3加窗全相位DFT数字滤波器的设计方法

1．6．3．1设计步骤

加窗全相位DFT数字滤波器可以在时域实现，即求出单位脉冲响应^(”)，然

后进行卷积运算。加窗全相位DFT数字滤波器的设计步骤如下：

(1)选择理想的零相位FIR滤波器的幅度频率特性嚣，徊)。该幅频特性对于

∞=o，z，2F皆成偶对称。

(2)根据对截止频率精度和实现复杂度的要求，适当选择全相位OFT数字滤波

器“(")的长度M=2N一1。
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(3)在区间[o，2z)刘H。∞)等间隔采样，频率采样点为∞=2zk／N，女=o，1

N—l，并令OFT滤波响应为

R(女)=以(2zklN) (1．6．33)

(4)适当选择前窗和后窗函数按式(1．6．17)，(1．5．18)求出归一化相关函数窗

w。(n)。当然，也可以直接选择归一化相关函数窗％(”)为哈明窗、汉宁窗、布

菜克曼窗等。

(5)按式(1．6．24)求出零相位滤波器hart)。众所周知，简单的平移‰(”)即可

得到因果线性相位滤波器：

k(”)=“(n一Ⅳ+1)，”=o，l，·．，，M-1 (1．6．34)

1．6．3．2设计实例

图1．6—4给出了在相同频率采样点数(N=17，截止频率吐=z／2)的情况

下，四种零相位低通滤波器的频率特性。容易看出，data3．噱(n)=Ru(”)+％(一”)

的加窗全相位DFT数字滤波器仍保持频率采样特性，与全相位DFT数字滤波器

图1．6-4低通数字滤波器的频率特性

datal．传统的频率采样滤波器；data2．全相位DFT数字滤波器

date3．WN(")=％(n)+矗(一”)的加窗全相位DFT数字滤波器；

date4．岐(H)=瓦(H)·％(一n)的加窗全相位OFT数字滤波器

比较，其通带和阻带纹波得到改善，虽然过渡带稍微加宽。date4．

嵋(”)=巧(H)+％(一n)的加窗全相位DFT数字滤波器虽然过渡带加宽但通带和阻

#棼骚粤
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带纹波极小，幅频响应没有过冲，它适合于设计半带滤波器用于设计正交镜像

滤波器组。

图1．6—5给出了在相同频率采样点数(N=17，截止频率灶：口／2)的情况

下，wⅣ(”)分别为哈明窗、汉宁窗、布莱克曼窗的加窗全相位DFT低通数字滤波

器，可以看出，三种滤波器的特性都比较好，尤其加哈明窗时，过渡带最陡峭，

滤波器的频率特性近似于等波纹法设计的滤波器，但设计方法极为简单。

图1．6-5 wN(O分别为哈明窗、汉宁窗、布莱克曼窗的加窗全相位DFT低通数字滤波器的

频率特性。datal，”k(")为哈明窗的加窗全相位DFT数字滤波器；data2．”_(月)为汉‘j。窗

的加窗全相位DFI'数字滤波器；date3．wan)为布莱克曼窗的加窗全相位DFT数字滤波器

1．6．4加窗全相位DFT数字滤波器的直接频域实现新结构

1．6．4．1直接频域网络结构

加窗全相位DFT数字滤波器除可以在时域实现外，还可以采用图lf 6-2所

示的直接频域实现结构，当然输出要乘以归一化因子的倒数，即1／嘁(o)。图1．6-6

是本文提出的加窗全相位DFT数字滤波器直接频域实现新结构，当图1．6—2中的前

窗和后窗关于(Ⅳ一1)／2对称或相等时，即相关函数窗¨(”)是偶函数，这个结构

等价于图1．6—2的结构，但由于省去FFT单元，使运算量大大减少。

由(1．6．3)，(1．6．7)，(1．6．11)式可得：

1Ⅳ一1Ⅳ一1Ⅳ一1

，(”)=吉∑∑∑一(，，肭(”一，+j)‘∞) (1．6．35)
。’，。O J=ot。0

式中，Aft，j)=碥(f)％1(f，k)WN(k，，)球(』)。

由式(1．6．35)得：
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式中，

g(研)=

砌，=专蒸隅如M”

氓(m)恰好是(1．6．17)式描述的相关函数窗。把(1．6．37)代入(1．6．36)

砌，=矧莹jzⅣnk7咖M⋯杠t，
=专薹馨争咖M⋯卜，瓤争‘嵋(r)x'(n-r)}FN㈣(i．6．38，
；专艺{艺。专“嵋(，)。。一，)+,己v-1。_jL—Zt‘峨(一，)，b+，)}FⅣ(々)
1’t；0l r-0 p0 J

。‘“+!!f??jii一一Ⅳ+1’t'"IFFT""1匕拦皇。掣州
图1．6-6加窗全相位DFr数字滤波器直接频域实现耘结构

式中，l cn—r，={羔。一，，，i二!。，．一，一Ⅳ+，。
由于FAk)是实对称的，相关函数窗哦(H)是偶函数，所以：

yc”，=专N荟-1{N荟-Ie。．2Ⅳ4 kr嵋cr，b咖一r，+x。如+rMl日ce， ct。e．。。，

根据(1．6．39)把相关函数窗成(”)归一化，即可得到图1．6-6。

1．6．4．2新的直接频域网络结构的优点

盯
o

“

∥

州

小

mp一和争
肛

州

叫

。

吣

蝴》静
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(1)在滤波器长度相同的情况下，图1

法器、乘法器、延迟器数量和基本相等

算速度大大加快。

6．6比图】．6．2的直接频域网络结构加

但可以完全省掉DFT运算。因此，运

(2)改变图1．6．6中的DFT滤波响应‘(女)，即频率采样点的幅度，就能够实

时地调节滤波器频率响应，使加窗全相位DFT数字滤波器具有实时自设计功能，

而且还可以直接得到梯度值，适用于频域自适应滤波、自适应编码等场合。

(3)图1．6．6可方便地调节滤波器的长度。与优点(2)相结合，图1．6．6的

直接频域网络结构便于实现频响和长度均可编程的通用线性相位数字滤波器。

1．6．5加窗全相为DFT数字滤波器小结

(1)加窗全相位DET数字滤波器是一种新型的零相位滤波器，上文给出了它与全

相位DFT数字滤波器之间的关系，证明了它的若干陛质。

(2)零相位FIR滤波器可以作为加窗全相位DFT数字滤波器进行设计。本文给出了

DFT滤波响应向量与等效滤波器单位脉冲响应之间的变换公式。分析了相关函数窗的

若干性质。加窗全相位DFT数字滤波器是一种新的设计理念，模拟试验表明，选用

适当的相关函数窗，可以得到近于理想的频率响应特性，广泛适用于设计各种带宽

以及各种频率特性的数字滤波器。

(3)这种滤波器便于实现严格子带互补滤波。子带划分清晰，在信号内插，数据压

缩和模式识别等领域都有良好的应用前景。

(4)这种滤波器可以用时域卷积实现外，还具有新的直接频域实现网络结构。这种

新结构运算速度快，具有实时自设计功能，可直接得到梯度值，变换域系数相关性

小，尤其适用于频域自适应滤波。同时，它还便于集成为频响和长度均可编程的通

用零相位数字滤波器。

本章小结：

本章首先介绍了多率系统的基础知识，其中包括抽取器和内插器的频域、时

域输入输出关系；多相分解；滤波器组等一系列重要概念。然后介绍了多率系

统的几种应用，显示了多率在信号处理领域中的重要地位。最后本章介绍了几

种特殊的数字滤波器如半带滤波器、M带滤波器、互补传递函数和加窗全相位

DFT数字滤波器。其中加窗全相位DFT数字滤波器是本文的创新点之一。
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第二章最大抽取滤波器组

在第一章语音信号和图像的予带编码中讲到的QMF组就是最大抽取滤波器

组。最大抽取的含义是，在2z周期内若信号的带宽为2n／M，抽取因子最大可

为M，抽取信号的频谱不发生混叠。本论文阐述的滤波器组都是最大抽取滤波

器组。QMF组的研究起源于上世纪70年代中期，后来被众多学者所研究。图1，4t 3

中，盯。(z)，H，(z)为分析滤波器组，磊(z)'#(：)为综合滤波器组。由于系统存在混

叠失真，相位失真，幅度失真及量化导致重建信号{(”)与原信号x(n)存在差异，

适当地选择分析滤波器组和综合滤波器组可以完全消除前三种失真，而由量化

导致的失真无法消除。2通道QMF组的理论后来被推广到肘通道QMF组。下文

简要介绍～下滤波器组的发展历史。

Croisier首先提出2通道Q孵组””的概念，指出通过适当的选取综合滤波器

组可以完全消除混叠失真。文献[34，35，36]研究了减小其他失真的方法，Galand，

andNussbaumer提出高效实现结构”’“。文献[39，403指出，通过适当的选取FIR

分析和综合滤波器组可以完全消除上述3种失真，得到完全重建2通道QMF组，

后来Grenez进一步发展了量化技术“”。

消除彤通道QMF组的混叠失真就复杂得多。Nussbaumer提出伪Q孵组““，

实现近似消除混叠失真。Rothweiler,Chu，Masson and Picel，Cox分别对M通道

QMF组“”‘“‘4。进行了进一步的研究，后来众多学者“7’“”’4““。““”1都得到完全

重建的结论。Vettefli和Vaidymmhan独立用多相分解方法推出这一结论的简单

表达形式。Vaidyanathan提出用具有仿酉特性的多相矩阵设计M通道完全重建

QldF组“2’”1。研究发现文献[39，40]中的2通道完全重建oMF组也具有仿酉特性，

甚至正交小波也具有仿酉特性!

后来，文献[56，57，58，59]各自独立提出一种特殊的M通道OMF组。这种

滤波器组由一个原型滤波器调制生成，这使设计和实现成本大大降低。这种滤

波器被证明是由Cassreau独立提出的lapped ornlogonal transforms㈣的一种特

例。Staelin，Malver对lapped onhogonal transforms进行了进一步的研究。“”1。

Nayebi研究了滤波器组的时域设计方法“”。Hoang，Vaidyanathan，KovaEevic’

Vetterli，Nayebi研究了非均匀和分数倍抽取滤波器组“‘“’⋯。文献[67，68，69，

70]研究了滤波器组的最小延迟问题。此外，众多学者还研究了IIR滤波器组，

由于本文只讨论FIR完全重建滤波器组，此处就不赘述了；上世纪80年代中期

发展起来的离散小波变换也导出了一系列的FIR完全重建滤波器组。
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2．1混叠失真、幅度失真、相位失真

图2．卜1中的2通道QMF组的子带信号v。(”)由不同的编码方式编码”1，

传输，在接受端只能解码得到一个近似的恢复信号t(”)，量化误差u(n)一V。'，，-。E-

无法消除的。本文中提到的完全重建特性不包含这种误差，即认为q(”)=t(”)。

下面以2通道QMF组为例介绍滤波器组中存在的混叠失真、幅度失真和相位失

真。

2．1．1混叠失真

砌，T屯回型乎一血岖严母
L匝斗越胆一血岖p≮至卜L如，
分析滤波器组 抽取器 内插器 综合滤波器组

图2．1—1 2通道QMF组

0

图2．1—2分析滤波器的两种可能的幅频特性(a)无重叠，(b)重叠

实际上，分析滤波器的过渡带和阻带幅度值不为零，因此^(n)不是带限信

号，对其进行抽取将导致混叠发生。分析滤波器组的一种可能的幅频特性如图

2．卜2(a)，图中IHo(e7。)I和旧(e一)I无重叠，如果阻带衰减很大，抽取后混叠将

不明显。此时，输入信号在。=z／2附近存在很大的衰减，如果通过减小过渡带

的方法来实现，将会加大滤波器的实现成本；若通过选取R(z)和只(z)来弥补

融：z／2处的衰减，将会使编码噪声、通道噪声和滤波器系数的舍入噪声严重放

大，所以图2．卜2(a)的幅频特性不可取。分析滤波器组的另一种可能的幅频

特性如图2．1—2(b)，f风(em)l和IHi(P一)l存在重叠，即使阻带衰减很大，抽取
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后也必然导致混叠，实际中可以通过适当选取综合滤波器组消除混叠，

2．1—2(b)的幅频特性可取。

图2．卜l中子带信号t(”)的z变换为：

墨(z)=H^(z)上(=)， k=O，1

被抽取的子带信号n(n)的z变换为：

K(=)=去[五(z”2)+Xk(-z“2)】， k=o，】

式中第二项是混叠项。

K(z)=K(z2)：圭【五o)+x。(一z)】

=÷[上^(z)z(z)+月j(一z)Ⅳ(一z)】，k=o，1

重建信号为：

x(z)=圪0)圪(z)+曩(z)X乜)

把式(2．1．3)代入式(2．1．4)得：

童(z)：-[Ho(z)露(z)+羁(z)鼻(z)】x(z)+Wo(一：)露(z)+q(一z)曩(=)】x(一z)

其矩阵形式为：

擗扣M_】[粥H州,(-力z)忡JLF,(z)习

因此图

(2．1．1)

(2．1．2)

(2．1．3)

(2．1．4)

(2．1．5)

(2．1．6)

H【￡】

式中，H(z)为混叠分量矩阵。x(一z)项是由于抽取和内插而产生的，本文统称为

混叠项或混叠分量。

若综合滤波器组如下选取，即：

‘(z)=Ⅳ1(一zX巧(=)=一H。(一z) (2．1．7)

则H。(一z)‘(z)+H，(一z)互(z)=o，2通道锄F组的混叠分量完全消除。

2．1．2幅度失真和相位失真

若分析滤波器组满足(2．1．7)式，则OMF组是无混叠的，即

膏(=)=r(z)J(=) (2．1．8)

式中，r(z)为无混叠系统的传递函数

T(z)=妻【风(z)q(一z)一日，(z)风(一=)】 (2，I．9)



～ 蔓三里墨查塑坠鳖鎏墅望

若令丁(e一)=p(e⋯强g州⋯，则得：

2(e’“)=lT(e，。)JP州。’Ⅳ(P，。) (2．1．10)

若r(=)是全通函数，即l，(e’”)|=c≠0(∞为任意值)， 则豆om)不存在幅度失真。

同理，若，(z)具有线性相位特性，即≯∽)=一r／OCO，‰为正数，则雪(P，。)不存在相

位失真。

如果上述3种失真完全消除，则系统成为完全重建(PR是Perfect

reconstruction的缩写)QMF组，71(；)=∞一，c，％为常数。PR QMF组的输入输出

关系为：

膏(z)=口一’石(zl或j印)=cx(n一％) (2．1．j1)

2．2一个简单的无混叠系统

最早的嘶F组的分析滤波器组关系为：

H，(2)=Ho(～=) (2．2．1)

当滤波器为实系数时，上式意味着lq(扩)l=I风(Pm。’)I。如果no(z)有较好的低
通频率特性，那么可以使H，(：)具有较好的高通频率特性。实际上，Ⅳ，(z)是巩(z)

的镜像，这是‘QMF’的由来。下文的PR滤波器组可能不满足这个关系，但由

于历史原因，不论二通道还是M通道滤波器组‘QMF’仍被采用。

分析滤波器关系如(2．2．1)式，那么(2．1．7)式消除混叠分量的综合滤

波嚣变为：

‘(z)=Ho(z)， 曩(z)=一啊(z) (2．2．2)

可见，此时鲫F组的所有滤波器由一个滤波器的系数决定，系统传递函数为：

，(z)=寺(瑶(z)一研(。))=；(留(z)一掰(一z)) (2．2．3)

为了得到OMF组的高效实现结构，对低通分析滤波器进行多相I型分解，得：

Ho(z)=瓦(z2)+Z-I臣(=2) (2．2．4)

因为H．(z)=H。(一z)，所以q(z)=民(z2)一Z-I巨(：2)，分析滤波器组的多相分解用

矩阵表示为：

船]=[：饥尝，1 眨z．s，lⅣ1(z)孙一1牡tE(：z)l 瞄·五叫

满足(2．2．2)式的综合滤波器组，也可以用多相分量Eo(z)和巨(z)表示，即：
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x《")

x(n)

分析滤波器组 综合滤波器组

图2．2-1 QMF组的多相分解形式

量(")

图2．2-2应用著名等价结构等效后得到的例F组的高效实现结构

王(m

由(2．2．5)和(2．2．6)式得到分析滤波器组和综合滤波器组的多相实现

结构如图2．2-1虚线框内的部分，图2．2—1即是QMF组的多相分解形式。对

图2．2一l应用两个著名的等价则得到其高效实现结构如图2．2—2。

如果滤波器组按(2，2。i)。 (2．2．2)式选取，系统传递函数用多相分量表

示为：

r(=)=2z。岛(=2)E(z2) (2．2．7)

假设日。(z)是FIR滤波器，那么昂(z)，E(z)和，(z)都是FIR滤波器，只有当岛(z)

和E(z)为延迟因子，即岛(：)=cd～，‘(z)=qz一1时，系统才能完全消除幅度失

真。这意味着：

Ho(z)=coz4’+qz川叫’，q(z)=coz。2’-qz41“’ (2．2．8)

可见，分析滤波器组不可能具有陡峭的过渡带和大的阻带衰减。也就是说，如

果且(z)=风(一=)，将不可能得到实用的FIR PR系统，因此只能另辟蹊径。

如果令五(=)=I／EAz)，(2．2．7)式变成一个延迟因子，系统是完全重建的，

但是分析和综合滤波器成为IIR滤波器。

2．3功率对称FlR完全重建0MF组
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二通道FIR完全重建QMF组由Smith and Bal-nwell和Mintzer分别单独提出

”“”1。为了对其进行详细介绍，首先介绍⋯下滤波器的功率对称特性。

如果FIR滤波器H(z)=∑^(”)z”满足下式，即：
磊。

疗(z)H(z)+ft(一z)爿(一2)=c，c>0功率对称条件 (2．3．1)

N

则称Ⅳ(z)是功率对称滤波器。式中f，Cz)=∑h+(”)，，上标V表示取共轭。当日(z)
n=O

是实系数时，ltl(一矿4=IH(eH⋯’)1=fⅣ(e“⋯1)}，1H(一。)l和1日(#Bx-w))1关于”／2对
称，这是‘功率对称’名字的由来。虽然仅当H(z)是实系数时上述对称关系才

存在，实际上仍把(2．3．1)式作为功率对称条件。

上文已说明综合滤波器组满足(2．1．7)式，图2．卜l所示的QMF组无混叠

存在，即：

名(z)=去【风(z)一(一z)一H．(z)峨(一z)】x(z) (2．3．2)

对于PR系统，要求系统传递函数是一个延迟因子。上文已分析了分析滤波器组

君，(z)=H。(一=)的局限性。假设Ho(z)是功率对称FIR滤波器，根据(2．3．2)式，

若Ⅳ．(z)如下选取：

日。(力=一z“由。(一z) (2．3．3)

式中N为奇数，则(2．3．2)式变成j(z)=cz-．z(z)，此时系统是完全重建的!
‘

把(2．3．3)式代入(2．1．7)式得：

Yo(z)=z“Oo(z)， 互(z)=z“宜(z) (2．3．4)

(2．3．3)和(2，3，4)式使得PR QMF组的所有滤波器都是FIR滤波器，适当选

择Ⅳ，可以使它们都是因果滤波器。

如果Ⅳn(=)是功率对称FIR滤波器，其他滤波器满足(2．3．3)和(2．3．4)式，

则称这种滤波器组为功率对称FIR完全重建0MF组。

上述滤波器的时域表示为：

矗(”)=(一1)”焉(Ⅳ一")，L(-)=聪(Ⅳ一”^彳(”)=耳(^，一Ⅳ) (2．3．5)

容易证明，如果滤波器组满足上述特性，那么

(a)lE(e’4)1_l珥(e”)I，即分析滤波器组和综合滤波器组有相同的幅频特性。
(b)IHI(ej。)I=I峨(一e。。)|，如果％(一)是实系数的，若Ho(es。)是低通滤波器，则
H，(e一)是高通滤波器。
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(c)∑1H，(zM2=c，即分析滤波器组满足功率互补特性。
J=0

(d)lYt(z)H(z)是半带滤波器。

设计步骤：

由上文可知，设计功率对称FIR完全重建QMF组的关键是设计低通分析滤

波器No(z)，由％(：)的功率对称性可知零相位滤波器月(：)=鼠(z)Ⅳ0(z)是半带滤

波器，且H(e，。)≥0。当ho(n)为实系数时，具体设计步骤如下：

1． 首先设计2N阶零相位FIR半带滤波器G(=)=∑g(n)z～。例如，用McClell一
一Ⅳ

anParks算法(等波纹法)，通过限制％+峨=z(出，为通带边缘，co为阻

带边缘)，通带和阻带纹波相同，得到半带滤波器幅频特性G(e”)如图

2．3一l。

2． 定义H(z)=G(z)+占(J是G(扩)的阻带波纹峰值，也称为抬高因子)，则

H(ej。)≥0，如图2．3-1。

3． 对H(：)进行谱分解得Ho(z)，由(2．3，5)式可以得到其它滤波器的系数。

设计过程中的几点注意事项：

1．由于半带滤波器G(z)的阶次为2N(N为奇数)，因此H。(。)的阶次是Ⅳ。按

(2．3．3)式选取H．(z)，可以使滤波器组中的所有滤波器都是因果的。

2．如果峨和正分别为风(z)的阻带边缘和阻带纹波峰值，那么G(：)的阻带边缘

和阻带纹波峰值分别为珊。和艿=霹12。根据半带滤波器的特性，通带和阻带

峰值纹波相同，∞。+co=z，则可以得到G(z)的通带特性指标。

3．G(z1有很多设计方法如等波纹设计法，窗函数法，全相位半带滤波器设计法

等，不同的设计方法得到的G(z)有不同的特性， H(z)=G(z)十J谱分解精度

也各不相同，致使2通道0MF组的重建精度不同。

4．H。(：)由何(z)=G(=)+占谱分解得到，使得日。0)有很多相位选择的可能。通常

选取H。(z)具有最小相位”“，或接近线性相位。⋯。实际上这种设计方法H。(z)不

可能真正具有线性相位，除非风(z)=ag“+把～，如(2．2．8)式。

例2．3．1设计功率对称FIR完全重建0MF组

设风(z)是实系数、等波纹、功率对称FIR低通滤波器，让=0．6zr，

一20log，。(E)=3ldB，可得G(z)的阻带边缘和阻带纹波峰值分别为

EO。=0．6，r，一20log，o(占)=68．0206dB。G(z)的阶次为38可以满足上述指标，因此
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O

图2,3．1半带滤波器G(e，。)和H(eJ。)的关系

表2．3．1魄(H)的系数(Vaidyanathan)

图2．3-2例2．3．1中分析滤波器的幅频特性
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功率对称滤波器日。(z)的阶次为N=19。本例H。(z)由文献[71]中的方法得到。

ho(n)的系数如表2．3．1，对数幅频特性如图2．3—2。若本例滤波器组用多相实

现，整个分析滤波器组的运算量为(Ⅳ+I)MPUs和NAPUs，综合滤波器组有相同

的运算量。

图2．1一】中的分析滤波器组Ⅳ。(z)和综合滤波器组‘(z)在实现时都将被量

化(即单位脉冲响应将被量化)。虽然量化后(2．3．3)，(2．3．4)式仍然成立，但

H。(z)不再是半带滤波器的谱分解，这样T(z)就不能成为“一个延迟因子，混叠仍

然存在，从这种意义上说，此时QMF组已不是完全重建QMF组。导致这种现象

的原因是传统方法设计的半带滤波器抬高因子占不为零，影响了谱分解的精度，

使QMF组的完全重建特性不够理想。下文设计的全相位半带滤波器可以成功克

服这一现象。这种半带滤波器谱分解精度高，QMF组的完全重建特性比传统方法

有很大改善。

2．4全相位功率对称FIR完全重建OMF组

文献[31]提出了一种新型的FIR数字滤波器—全相位DF7数字滤波器。这种滤

波器具有频率采样特性，通带、阻带纹波特性和过渡带特性优于传统的频率采样法。

全相位D阿数字滤波器的一个更重要的特点是它的频率响应无过冲(即幅频特性小

于等于1且大于等于0)。本文将这一特点用于全相位半带滤波器的设计，这种半带

滤波器可以直接进行谱分解用于设计功率对称滤波器风(z)，通过适当地选择高

通分析滤波器和综合滤波器使图2．卜l中的QMF组成为完全重建的。传统的半

带滤波器频率响应有过冲，而谱分解要求频谱在阻带不出现负值，为此必须加抬高

因子占⋯。由于子的误差，致使谱分解的精度下降，直接影响了QMF组的完全重

建质量。本文提出的全相位半带滤波器不需要加抬高因子d就可得到高精度的谱

分解，使Q}JF组完全重建的精度由10‘3 dB提高到1 0。6 dB。

2．4．1全相位半带滤波器的设计方法

全相位半带滤波器既是全相位DFT数字滤波器的一个子集，又要满足半带

滤波器的特性，即：

H(e7。)+H(一‘⋯1)=1 (2．4．1)

峨=口一∞。 (2．4．2)

其中，q及％分别为半带滤波器频率特性H(∥)的通带边缘和阻带边缘。由式
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(2．4．1)可知，H(eJ。)和}j(P”1’)是能量相等的子带互补对，H(e”“)可以由

Ⅳ(P，。)翻转移位得到。

全相位半带滤波器的设计步骤：

(1)根据设计要求，选择理想的零相位FIR滤波器的幅度频率特性Ⅳ。∞)，使之

满足(2．4．1)，(2．4．2)式。

(2)在[o，2F)区间对H。∞)等间隔采样，频率采样点为∞=2zklN，k=o，1,---,N—l，

Ⅳ为偶数，并令全相位半带滤波器的DFT滤波响应为：

礤(女)=Hg(2zk／N)

(3)把霹(女)代入(1．6．24)式(前窗后窗都为矩形窗)，即得到全相位半带滤波器

的时域脉冲响应。

例2．4．1：设计频率采样点数N=20的全相位半带滤波器。

选取全相位半带滤波器幅频特性日，(e一)如图2．4-2实线所示，低通和高通

半带滤波器的DFT滤波响应分别为：

E(七)=[1’1⋯1 1 1，0．5，0，0，0，0，0，0，0，0，0，0．5⋯1 1 1，1】 (2．4．3)

E(≈)=[o，0，0，0，0，0⋯5 1 1⋯1 1 1，1⋯1 1 1，0．5，0，0,0，o】 (2．4．4)

碟(七)即为图2．4-2中的点。把(2．4．3)式代入(1．6．24)式(前窗后窗都为矩形

窗)，即得到全相位半带滤波器的单位脉冲响应如表1。由于磕(一)关于rt=0偶对

称，表2．4-1仅列出n为非负时磕(n)的值。

表2．4-l全相位半带滤波器磕如)(n≥0)的值
磕∽ 磕(”)

O 0 50cocooooo嘞 O O

l 029990319694706 l 0 00356364990730

2 2

3 _0 08341094648397 3 -0 00891669536615

4 4

5 0 03750000000000 5 0 0】250900000000

6 0 6

7 -o 016559577lOS57 7 -001471957879129

8 8

9 0 00435557210892 9 0 01578437878669

全相位半带滤波器频率响应H：o(e一)如图2．4一l(a)实线所示， 日：。(8“⋯’)如图

2．4—1(a)虚线所示。

同理，当频率采样点数Ⅳ=22时，为了使过渡带陡峭，取全相位低通半带

滤波器的DFT滤波响应为：碟(^)=【】⋯1 1 l⋯1 1 0，0,0，0，0，0，0，0，0，0，0，1⋯1 1 l，l】，日墨(P’。)



一 笙三垩墨查垫塑鲨鎏墨望

归一化频率 (口／2Ⅱ) 归一化频率(∞／2Ⅱ)

(a) fbl

图2·4 l(a)频率特性H嘉(P”)(实线)和琏。(P辩。1)(虚线)，(b)频率特性玎是(g，。)

(实线)和用2(P“～’)(虚线)

和叫：(P儿～’)的频率特性分别如图2．4-1(b)中实线和虚线所示。图2．4-1(b)

中峨(e”)的过渡带陡峭，但其纹波幅度比图2．4一l(a)中哦(e一)的大。由图
2。4一l可以看出全相位半带滤波器无过冲现象，可以直接进行谱分解。

2．4．2全相位半带滤波器月：(e，。)的谱分解方法

全相位半带滤波器Ⅳ：(8一)的谱分解为：

碥(=)=∑碥(n)z～=0．2H'o(z)或(z’1)=风(=)风(=。) (2．4．5)
～N+I

式中H。(z)=口玩(z)，是H；(z)谱分解得到的归一化最小相位低通滤波器，由单

位圆内的零点和单位圆上的单重零点五组成，即：

Ho(z)=0-兀(卜z，Z-I) (2．4．6)

它即是完全重建二通道QMF组中的低通分析滤波器。

z=1时，有

a=藤
a可由下述方法求得，当

(2．4．7)

由于全相位半带滤波器瑶(】)=1，因此口：1／联(】)。

(i)日：(：)单位圆上的零点

由于全相位低通半带滤波器具有频率采样特性，我们可以精确知道其频谱

}瑶(e”)的零点的位置。频谱月；(扩)的零点也是哪(z)在单位圆上的零点。例如，

例2．4．1中月二(P”)的DFT滤波响应为图2．4—2中频率响应(实线)的等间隔采

样，采样频率为嗥=2，rk／N，k=0,1，⋯，(Ⅳ一1)，N=20。全相位半带滤波器频谱

砣0”)的零点为q=2，rk／N，k=6,8⋯，14，这些零点都为双重零点。

划馨爨罂
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荤

髫
粤

^

甜／tad

图2．4-2 H三(8’。)的DFT滤波响应(点)

一～、

心，7∥ 祷?。
翅 |幺?。

、√～
一一，，

抨面

图2．4-3疗(z)=1～z“(N=20)在z平面上的零点

(ii)日；(z)非单位圆上的零点

全相位半带滤波器的传递函数峨(z)可以表示为：

娥(z)=Bo(z)81(z) (2．4．19)

岛(z)包含域(j)所有单位圆上的零点，与(z)包含怫∽所有非单位圆上的零点。

使碥(；)除以％(z)可以降低H：(z)的阶次，然后用求解多项式根的方法求解

且(z)得到月；(z)的非单位元上的零点。遗憾的是当娥(z)阶次很大时，这种方法

9口 1 S

2713

z平面

图2，4-4例2．4．1中全相位半带滤波器Ⅳ品(z)的根在z平面上的分布
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求出的非单位圆上的根的精度不高。我们可以采用下述方法求解Ⅳ：(=)所有非单

位圆一卜的零点。

多项式

疗(z)=卜z“ (2．4．9)

的零点均匀分布于单位圆上，其零点为五=2rck／N，k=0∥1--，N一】。例如当N=20

时，(2．4．9)式的零点分布如图2．4．3所示。膏(z)的零点可以分为两部分，它们

形成的多项式分别为玩(z)和膏．(=)，关系为：

疗(z)=或(z)膏，(z) (2．4．10)

显然，图2．4．3中球(z)零点的位置与例2．4．1中全相位半带滤波器单位圆上

的零点的位置完全相同。但Bo(z)的零点都为双重零点，所以鼠(z)=掰(z)，因此

E(z)可以从下式得到：

驰)=警 (2．4．11)

若Ⅳ；(2)疗?(z)=‰+qz叫+···+aN，-1z—M_’
则 且(=)=帮=60+61z_l+-··+6H一：。。．z_(Ⅳ『一2Ⅳ“’(2．4．12)
式中墨(z)包含全相位半带滤波器所有非单位圆上的零点。求解蜀(z)的零点的数

值方法很多，本文用牛顿一拉弗逊法求解。

(iji)通过步骤(i)，(ii)求得全相位半带滤波器碥(z)的所有根。把磙(：)单位

圆上的单重零点及单位圆内的零点代入(2．4．6)式可以得到低通分析滤波器

风(：)。

按上述方法，例2．4．1中全相位半带滤波器硪(z)的零点在z平面上的分布
如图2．4—4所示，可见单位圆上的零点为双重零点且满足上文所述的频率采样

特性，表2．4-2列出了非单位圆上各零点的值。表2．4-3列出了由崴(z)谱分解

得到的低通分析滤波器Ⅳ0(z)的系数ho(n)。

全相位半带滤波器H盎(z)的非单位圆上的零点如表2．4—4所示，图2．4～5为

其幅频特性。对它进行谱分解得到的二通道完全重建QMF组的低通分析滤波器

H。(：)的系数ho(n)如表2．4-5所示，幅频特性如图2．4—6。按(2．3．3)、(2．3．4)

式选取另一个分析滤波器和综合滤波器，可以使图2．1—1中的QMF组成为完全

重建滤波器组。本文称由全相位半带滤波器的谱分解得到的QMF组为全相位功

率对称FIR完全重建QMF组。I风(：)12+l风(一z)12的对数幅频特性如图2．4-7，它

的精度为l×10～dB，在阶次相同的条件下，传统的半带滤波器谱分解方法
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l风(z)12+1H。(一：)12的精度为Ixl0一dB。这说明全相位半带滤波器谱分解法设计的
二通道完全重建QMF组的重建精度得到很大提高。

2．4．3全相位功率对称FlR完全重建Q,MF组小结

本节提出了一种新型的半带滤波器一全相位半带滤器的设计方法。全相位

半带滤波器具有频率采样特性，频率响应无过冲。利用全相位半带滤波器的这

个优点文中给出了它的高精度谱分解方法并应用于二通道完全重建QMF组的设

计。仿真结果显示全相位半带滤波器谱分解法设计的二通道完全重建QMF组的

重建精度比传统半带滤波器谱分解法设计的二通道完全重建QMF组的重建精度

有很大的改善。

I
～、～

刊

冀o．5
娌

0

0．1 0 2 0 3 0．4 0 5

归一化频率(a,／2u)

全相位半带滤波器H：(z)的幅频特性

l

、

h№ 、，、^nn

0 0 1 0．2 0．3 D 4 0．5

归一化频率(o／2u)

图2．4—6由H40(z)谱分解得到的二通道完全重建QMF组的低通

分析滤波器—‰(z)的幅频特性

归一化频率((o／2u)

45

一日p一型晕Ii爨攀
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图2．4—7 IH。(：)12+IH。(一z){2的对数幅频特性

Ⅳ。(z)的幅频特性如网2 4-6

表2 4-2 H三(z)的非单位圆上的零点

0 07931957450768+l 16417412880645l

0 07931967450767一l 16417412880柏51

0 5808“2l 360484-I 1D170748】62232】

0 874 J4569250787．0 898357】4568421l

0 05025505400916—0 85500888866003l

l 12451568978716-0 58197548433769l

0 53044421360454+1 10170743162232-

25589396410056．0 20153526953007I

O 87414569250787+0 8983571456842li

25689396410056+0 20163526953007l

】】2461568975715十0 381975484337t，9i

005825505400916}0 855008888660。3】

0 3547912544794I一0 73685381081283i

0 55827591163928．0 571822673306941

0 35478128447941+0 736R6381 081283,

0 70136988483769．0 86295072865247l

0 73565087523371．0 12¨32”927906l

0 55827591168928+0 571822673806941

0 77565017523171 tD 12衅37A7927994l
0 701369BB483769+0 36295072365247，

表2．4-3分析滤波器ho(n)(O茎Ⅳ≤19)的值
‰(m ^(一)

00I719770607103

．002049713715741

0 25952792392988

．00145404568696l

0 04865542354553

表

‘

0 03013775396698-l 065849446793】5l

0 030l 3775396690+l 068849446793】，1

0∞i55607船7i08+J 6&q012nd．175086i
0 2015560722710B-1 06901204】750851

0 02550770116688+0 93746928370638】

n02650770116638．0 93746828370638l

034702888152255一l 043435825381641

0 34_702888152”5+l 043435825331641
n1703178 J船i6甜．0．90333071404039i
017031781081684+0 90333071406039l

0 48524140915044-0 99511342289529t

0 48524140915044+0 995】13422895291

0 51489839621847，0帕707769732206i

061489R摊1847+0 92707769732206i
0 28699297752042}0 86292253257952l

0 28699297752042·0 86292253267％2j
0 78390534511934+0 84137405017959l

0 73390534511934．0 841374060179591

0 840【8376187284 t 0 73994123427703‘

0 840】8376187284．0 739941234277031

093183858650866+0624824207643401

0 93183858650866一n6248242076,4340i

f 00722446774212+n49822跎787405 J T

I 00722446774212．0 498227278'‘0，Ii

0．49_695缸4582654+n7491f$944768368i

n4968582 4j532654．0749859447醯361】

1 06498492530188+0 36251399406066i

1 06498492530188．0 36251399406066I

l 10407979707277-0 22018471086779l

l】0407979707277+0 22018471056779i

】12380498955286+0 073843】lSS9582i

】12380486955286-0 073843118895421

0 58875991484847-O 67497440006586i

0 58875991484847+057497440006586l

0 67031207903522+0 59033698295539J

点

0●2

3

4j

61

8

9

0
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表2．4-5分析滤波器％(”)(0≤／,／≤47)的值

I” 岛(") h【")

-o．∞762349149151

2，5 M通道OMF组

M通道QMF组也称作M通道最大抽取滤波器组，如图2．5～l，它是2通道

QMF组理论的一般推广，作为QMF组的一般理论，下文将详细阐述肘通道QMF

组的无混叠条件和完全重建条件，注意此处完全重建不考虑量化失真。

2．5。1 M通道QMF组的无混叠条件和完全重建条件

子带信号t(”)的z变换为：

x(")

： ． ． ：

k亟茹盘团逊近乒出囫』m，
分析滤波器组 抽取器 内插嚣 综台滤波器组

图2．5-1 M通道0肝组
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Xt(z)=H^(x)』(2) (2．5．1)

经抽取器后得：

K(加玄善丑t(zlmWI湫z“w) (2·5-2)

式中，W=％=e1 2“”。内插器的输出为：

u(=)2K(尹)2玄善巩。矿7)丑(z∥’) (2·5-3)

因此重建信号为：

宝(z)=篓五(z)％(：)=击善盖印∥勺M萎-I玩(z∥’爆(z) (2l 5，4)

(2．5．4)式可以改写为：

膏(z)=∑4(z)X(zW 7) (2．5．5)

式中，

4(z)---M Z。H,(：Ⅳ’)FAz)，o茎7兰M—l
(2·5·6)

令==e一，X(zW0可以改写为：

X(eJ。W 7)=X(ej(。-百’) (2．5．7)

若，≠0，x(P“”百’)是X(e，。)的移位。因此譬(e14J)可以看成是x(扩)和J(一。)移

位的线性组合。

X(e“”育’)，f≠0称为M通道QMF组的混叠谱，它是由于抽取和内插而产生

的。4(z)是第1个混叠谱的增益。很显然，消除混叠的充分必要条件为：

A，(z)=0，1§，蔓M一1 (2．5．8)

混叠失真消除后，(2。5。5)式变为：

2(0=r(z)x(z) (2．5．9)

式中，T(z)是系统传递函数，定义如下：

丁(栌4(加玄荟以。)FAz) (2_5-10)

如果，l及z)l≠岛c为非零棠数，那么埘通道QMF组存在幅度失真；如果r(z)不具

有线性相位，那么M通道QMF组存在相位失真；如果T(z)=∞～，c为非零常数，

上述3种失真完全消除，M通道QMF组成为PR系统，j(”)=cx(n—no)。

为了叙述方便，定义下述矩阵和向量：
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f(z)=

H(z)

E(z)

F(z)

凡一。(z)

Ho(z)

片。(zW)

啊(：)

H3(zW)

HM．，(z)

HM一1(zW)

e(=)= ， x(z)=

Ⅳ0)

X乜∥)

b(z)=

爿。(z)

q(：)

H“一．(z)

朋％(z)

O

0

(2．5．11)

式中It(z)为混叠分量矩阵。若H(z)f(z)=t(z)，(2．5．9)式用上述矩阵表达为：

j(z)2击，o)H7(z)x(如 上标’丁‘表示转置 (2．5-1 2)

很显然，对于给定的分析滤波器组q(z)，只要令

f(z)=H‘1(z)t(z) (2．5．13)

则系统的混叠失真完全消除。若t(z)=f∞一0⋯oT，式中c≠0，％是整数，则M

通道。MP组成为PR系统。注意到为了得到无混叠系统或PR系统的综合滤波器

组的表达式必须求得

H-J∽=器 (2．5．14)

理论上只要detH(z)：≠0，H。(z)存在，但是即使分析滤波器是FIR滤波器，综合

滤波器也可能是IIR滤波器，另一个严重的问题是很难保证f(z)的稳定性。下文

的多相分解法可以避开这些棘手的问题。

2．5．2多相分解法分析M通道QMF组的无混叠条件和完全重建条件

第一章中已阐述了多相分解的理论和实用价值。文献[52，53，72，73]把多相

理论成功地应用于滤波器组的分析中，使问题进～步简化。

分析滤波器组皿(z)用多相I型分解，即：
Ⅳ一l

HAz)=∑2。G(zM)，0≤k≤M一1 (2．5．15)
I=0

用矩阵表达为：

式中，多相矩阵

h(z)=E(z”)e(z) (2．5．16)

一：；W
2
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E(z)

毛。(=)

E。(：)

‰I(Z)

E。(z)

Eo"一1(2)

E¨(z)

乓“。(z)‰tl(z) ‘％。¨(z)

(2．5．17)

b(z)，e(z)如(2．5．n)式。分析滤波器组风(z)的多相l型分解如图2．5．2(a)。

综合滤波器组FAz)用多相II型分解，即：

VAz)=∑z删+oR,Az”)．o蔓^≤N一1 (2．5．18)
I-0

用矩阵表达为：

fr(z)=Z(“-0议z)R(少) (2．5．19)

式中，H=)表示对嘶)的系数取共轭，用Z。代替：，然后再转置。多相矩阵

R(z)

‰(z)

置。(z)

R，(：)

曩。(z)

Rw—l(z)

曩¨(z)

％^o(z)‰√z)⋯勘州一l(z)

(2．5．20)

f(z)’e(z)如(2．5．11)式。综合滤波器组E(z)的多相II型分解如图2．5．2(b)。

图2．5一l M通道QMF组的多相表达如图2．5—3(a)：应用图1．2—2著名

的等效得到的等价结构如图2．5-3(b)：令P(z)=R(z)E(z)得到的等价结构如图

2．5—3(C)。这些等价结构对研究、设计和实现M通道伽F组非常方便。

为了导出多相矩阵R(z)和E(z)表示的无混叠的充分必要条件，先介绍一下

伪循环矩阵。

E(一)

R(一)

图2．5-2(a)分析滤波器组日。(z)的多相I型分解

(b)综合滤波器组FAz)的多相II型分解

譬萋
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伪循环矩阵：

如果矩阵的第k+I行由第k行右移一位，溢出的位循环到最左边空出的位生

成，这样的矩阵称为循环矩阵。(2．5．21)式是一个循环矩阵的例子。

x(帕

x(n)

x(n)

—匝卜p
EfzⅣ、—匝卜p la(z“)

； ；—匹卜p
旷幽一b昏 E(=) R(：)

； ：

七．啁．

Pfzl

王(n)

量(m

图2．5-3(a)M通道Q脏组的多相表达：(b)应用图i．2-2著名的等效得到的等价结构

(c)令P(z)=R(z)E(z)得到的等价结构。

『晶(z)只(z)￡(z)l

l罡(z)Po(z)鼻(2)I (2．5．21)

1日(=)E(z)咒(。)j

可见循环矩阵的所有行由其第零行的元素决定。本文中提到的循环矩阵都是指

右循环矩阵。

伪循环矩阵是对循环矩阵的主对角线以下的所有元素乘以z～。例如；

『Po(z) #(z) E(z)]
Z-t只(z) Co(z) 置(z)l (2．5．22)

Z-1只(z)Z-IE(=)po(Z)J
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上述伪循环矩阵的时域表达为：

J风(”) 晶(”) 肫(Ⅳ)J

P：0—1)Po(n)P。(”)l (2．5．23)

lPl("一1)P2(n一1)Po(n)l

伪循环矩阵的第k列也可以看成由矩阵的第≈+l列上移一位，溢出的位循环

到最下边空出的位，然后乘以z。生成。

Marshall首先将伪循环矩眸的概念用于滤波器组。⋯，文献[75]对其进行了更

详尽的研究，并证明了下述无混叠的充分必要条件。

定理2．1[Vaidyanathan]：当且仅当MxM女E阵P(z)=R(=)×E(z)是伪循环矩阵，

M通道最大抽取滤波器组(图2．5—1)是无混叠失真的系统。重建信号为

岩(z)=丁(=)x(z)，系统传递函数为：

，(=)=Z-(A’-O(只，。(：”)+Z-I墨，(∥)十‘·+Z-(“／-I)poⅣ一，(z“)) (2．5．24)

式中，昂。(z)是P(z)的第零行元素。

证明；如图2．5-3(c)，抽取器输出的z变换为：

∞)：击薯∥⋯呐。删w川mM—l (2．5．25)

式中，W=P。2“”，P(z)的输出为：
^，一I

茸(z)=∑￡，肛)q(z)
t=O

重建信号为

(2．5．26)

雪(z)=∑z州。。’E(一)

=∑z州。。’∑e．，(∥玛(广)
5■ “o⋯ 。， (2．5．27)
'肘-1 村一l 吖一1

‘。。

=吉∑z’(M-I-s)∑P．，(∥)∑(zW‘)。x(zⅣ‘)
』¨j=0 『-0 I-0

=古∑X(zg／‘)∑彤“∑z～=。“。”只．肛”)
j竹}；0 ，=O j—O

式中，X(zW‘)，女≠0是混叠分量，当且仅当
“一l “一1

∑矽“’∑z～z州‘11’只．如”)=o，I≠0 (2．5．28)
’一 一!：!

K(z)

时，系统的混叠分量完全消除。此式用矩阵表示为：
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吒乜)

K(z)
：

％～l(z)

×

0

：

O

(2．5．29)

式中，×代表非零项，w是M×MDFT矩阵，由于WW‘=MI，此式可以改写为

Vo(z)

K(z)
：

‰一1(：)

=W

×

O

：

0

(2．5．30)

由此式得：

H(=)=矿(：)，o≤，≤M～1 (2．5．31)

也就是说，当且仅当K(z)满足(2．5．31)式时，M通道QMF组是无混叠的。

蔺!j蔼i11蔺弹吨j岳L臣量止
(口)Vdz) (6)K0) (c)K(z)的等价结构

图2．5-4 Vo(z)和K(z)的多相11型实现

图2．5—4(a)，(b)是Zo(Z)：friK(=)的多相II型实现，图2．5-4(b)可以等价为

图2．5—4(C)。由于无混叠条件要求％(z)=《(z)，那么图2．5—4(a)，(c)应是

相同的，NP(z)的第0列可以看成是第1列元素向上循环一位，然后乘以z一。

同样可以证明P(z)的第侈4是第1+t列元素向上循环一位，然后乘以：。生成。这

就证明了P(：)是伪循环矩阵。

混叠消除后，应用P(z)是伪循环矩阵这个条件，可由(2．5．27)式推出

(2．5．24)式。

一

无混叠系统的一个特例：

如果P(z)是对角阵，伪循环矩阵要求其对角线元素都相等，即

mo)=s0)I (2．5．32)
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系统传递函数为：

r(z)=Z(M-I)S(z”) (2．5．33)

无混叠系统更一般的情况是，P(=)的每行只有一个非零元素，伪循环矩阵要求

其满足：

Pcz，=scz，[：0，1M。-7](2．5．34，
式中，0≤，≤M一1。此时，系统传递函数为：

r(z)=Z-∽“1z。S(z”) (2．5．35)

r的引入只是增加了更多的延时，此时综合滤波器组可以由系统满足(2．5．32)

式时的综合滤波器组乘以一个延时因子得到，即z“疋(z)。

如果(2．5．34)式中，s(：)=。一，c≠0，mo为整数，则系统成为PR系统。

P(Z)：CZ-m。I：0，1M。-7 l c≠。，mo：0整数(2．5．36)
这是肘通道0MF组完全重建的充要条件。在此条件下，重建信号为：

i(”)=CX(n—no)，no=Mmo+r+M一1。实际应用时，P(z)通常取其简单形式，即

P(z)=口一1，∞＆0，mo为整数。

可以证明(2．5．36)式满足：

IP扛M=lR(=Ⅺ+IEo)I=coz～，co≠o，ko为整数 (2．5．37)

此式是FIR或IIR PR滤波器组必须满足的条件。

如果分析，综合滤波器都是FIR滤波器，QMF组是PR系统，容易证明：

IE(z)f=口2一，口≠0，七为整数 (2．5．38)

这是FIR PR系统必须满足的条件。同样R(z)有类似的性质。

例2．5．1均匀DFT完全重建滤波器组

例1．1．1中分析滤波器组的多相矩阵为E(z)=W’，若令R(z)=W，则

P(z)=E(z)R(z)=WW’=埘。因此系统是完全重建的，重建信号为

i(∞=^缸加一M十1)。综合滤波器组为：

FAz)=W。Fo(zW+) (2．5．39)

式中，Fo(Z)=H。(z)。均匀DFT完全重建滤波器组的完整结构如图2．5-5。

例2．5．2完全重建树形滤波器组

树形滤波器组如图2．5-6(a)。信号被分析滤波器劈为2个子带，抽取后
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每个子带又被劈成2个子带，信号共被劈成4个子带，然后经综合滤波器两两

合成得到重建信号。各级分析、综合滤波器组是PR系统，因此整个系统是PR

系统。图(13．)的等价结构如图(b)，分析滤波器各子带幅频率特性如图2．5—6

(c)(H。(z)的系数如表2．3．1)，可见各子带划分比较清晰，这与正交小波包滤

波器组的子带划分不同。正交小波包划分子带不追求各子带过渡带的陡峭性，

而强调小波的消失距。图2．5—7是Daubechies正交(消失距为3)小波包的4

个子带的幅频特性，以供与图2．5 6(c)做对比。

x(m —回—匝卜
—回—巫卜

W’ W

—回—匝卜
图2．5—5均匀DFT完全重建滤波器组

j∽

顶”)

(b)

曼(月)
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≤
聋
爨
些

掣
婆
骚
坚

图2．5-6 (a)树形滤波器组， (b)树形滤波器组等价结构

(C)树形分析滤波器组4个子带的幅频特性

图2．5—7 db3小波包4个子带的幅频特性

例2，5．3完全重建频分多路复用系统

对图1．4—6完整的频分多路复用系统的分析滤波器组进行多相分解”⋯，等

价电路如图2．5—8(a)，然后用两个著名的等效得图2．5—8(b)的等价结构，

图2．5—8(b)还可以进一步简化为图2．5—8(C)。系统的传递函数矩阵s(z)为：

热啦，=K一．斗

s(2)=Efz)r0)R(2) (2．5．40)

如果s(=)=a—nI，c≠0，／qo为整数，则系统是完全重建的。由于
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本章小结

本章首先简要介绍了最大抽取滤波器组的发展历史。然后以二通道FIR QMF

组为例介绍了滤波器组中存在的三种失真及其消除方法。FlR功率对称滤波器组

恰好可以同时完全消除这三种失真得到完全重建滤波器组，但传统方法设计的

功率对称滤波器组完全重建精度不高，本章提出的全相位功率对称FIR完全重

建QMF组可以大大提高重建精度，这是本文的另一个创新点。最后本章介绍了竹

通道QMF组的完全重建的充分必要条件及其应用，并给出树形滤波器组和小波

包滤波器组之间的区别和联系。
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第三章仿酉完全重建滤波器组

由第二章可知，M通道最大抽取滤波器组可以用多相矩阵E(z)和R(z)表示，

如果分析滤波器和综合滤波器都是FIR滤波器，且满足完全重建特性，那么Ef：)

必须满足(2．5．38)式。

本章研究多相矩阵E(z)具有仿酉特性的PR滤波器组，尽管仿酉特性不是

完全重建的必要条件，但仿酉E(z)可以使(2，5．38)式自动得到满足。‘仿酉’

源于经典的电子网络理论”7’7”曾用于鲁棒结构的滤波器设计””“⋯’“’嘲。本章阐

述把仿酉矩阵用于设计完全重建滤波器组”“”3。尽管第二章2．3节的功率对称

PR QMF组⋯‘删是通过不同的方法得到的，可以证明其多相矩阵Eo)具有仿酉特

性。仿酉特性在多维多率“”，余弦调制滤波器组““”‘删中也有应用。

3．1仿酉矩阵

如果pxr因果传递函数矩阵H(z)满足：(1)H。(z)是稳定的；(2)A(e9)具

有酉特性，即

H’0”)H0”)=珊，，d>0 (3．j．1)

则称H(z)具有无损特性。式中‘t’表示共轭转置，p≥r。

如果H(z)是有理传递函数矩阵，由(3．1，1)式可以推出下式：

矗(z)H(z)=dI，，d>0， =为任意值 (3．1．2)

式中‘～’表示对H(z)的系数取共轭，用z。1代替z，然后再转置。若H(z)满足

此式，则称H(z)具有仿酉特性。

同样也可以由(3．1．2)式推出(3．1．1)式。因此要证明一个因果传递函数

H(z)的无损性，只要证明它的稳定性和仿酉性即可。注意若H(z)是无损的，蠹(z)

是仿酉的但不一定是无损的(除非丑(z)是常数矩阵)。

H^(z)和H。(z)分别表示H(z)的第k和第／'y／列，仿酉特性使得H(0的列满足

正交特性，即商^(z)H。(z)=0，k≠聊；詹女(=)H。(z)=d>0，k=所。也就是说H(；)

的每一列都满足功率互补特性。

若H(z)是方阵，由(3．1．2)式可知：

H。(z)=H(z)Id (3．1，3)

因此，fi(z)H(z)=H(z)由(z)=饥，H(z)的每一行也满足功率互补特性。

P×，仿酉系统H(z)的几个特性
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(1)H(=)r努p：rj的疗冤锻至通豆区辫。用一(z)表示H(=)的行列式，由(3．1．2)
式可得j(：M(：)=d’，因此爿(z)是全通函数。尤其是当H(z)的元素是因果

FIR函数时， 爿(z)=∞～，，≥0，口≠0。
M一1 ．

(2)H(2)的列涝足功雾互私带拦，印∑1日¨(e”)『=c。
^=O

03、戳心的任伺pxl予矩阵都是仿酉矩辞。

(4)Ⅱf∥1，(M为任意整数)，H7(z)；d(=)韶建劈留矩≯笋。

仿酉系统的级连仍是仿酉系统。如图3．卜l，Ho(z)和H．(z)都是仿酉系统，

它们的级连仍是仿西系统。(证明：由(z)Ⅱ(z)=直。(=)亩．(z)tt。(z)H。(2)=棚。)

—亟卜卧
图3．卜1仿酉系统的级连

l二二二二二j．k札叫z4卜
L一=‘==一一

(6)

图3．卜2两个基本的2×2仿酉系统

一一l，
A(2)

图3．卜3两个基本的2x2仿酉系统的级连

图3．卜2是两个基本的仿酉系统，其中图(a)就是常用的旋转矩阵”“的流程

图，图中

R。=[盎涮，。撒数 ㈣¨，

R。也是酉矩阵，1酗RrR。=l a y=R。x，相当于把向量x顺时针旋转om。
图3．卜2(b)的传递函数矩阵为：

60
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件"] (3¨)

由于天(z)A(2)=1，因此A(z)是仿酉的。

图3．1 3是两个基本的仿酉系统的级连，系统的传递函数矩阵为：

HⅣ0)=RⅣA(z)R。一。A(z)⋯R，h(z)R。 (3．i．6)

式中，R。如(3．1．4)式，A(=)如(3．1．5)式。可见H。(：)仍是仿酉系统。

(a) (∞

图3．卜4两个基本的2×1仿酉系统

图3．卜4(a)的传递函数为：

由于截办：(z)=2，因此“z)是仿酉向量。

图3．卜4(b)的传递函数为：

Po 豳
《Po=1，因此Po是仿酉向量。

例1．1．1中DFT滤波器组的多相分解为

容易证明h(z)是仿酉系统。

3．2仿酉完全重建滤波器组

(3．1．7)

(3．1．8)

(3．1．9)

仿酉滤波器组是指分析滤波器组的多相矩阵E(=)是仿酉矩阵。仿酉滤波器

组不强调综合滤波器组的多相矩阵a(z)是否为仿酉矩阵。

芒匿
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如果滤波器组的多相矩阵E(z)是仿酉矩阵，当R{：)满足：

R(z)=口一“壶(z)，c≠O，丘为常数 (3．2．1)

根据(2．5．36)式滤波器组是完全重建的。适当的选取足值，可以使综合滤波

器是因果的。

如果E(z)是仿酉矩阵的级连，如图3．卜3，若R(z)如下式

R(=)=R：r(z)Ri⋯r(z)R： (3．2．2)

式中，

雌净“天∽=∽] cs z．。，

则R(z)满足(3．2．1)式，此时c=1，K=N。若E(：)和R(z)如上选取，可以保证滤

波器组是FIR的，因此是稳定的。当E(z)是IIR系统时，仍按(3．2．1)式选取

R(z)则可能导致综合滤波器组是不稳定的。

由(3．2．1)式，可以得到M通道分析滤波器组和综合滤波器组之间的重要

关系。把(3．2．1)式代入(2．5．19)式得：

，(z)=CZ+‘“1+“’截z)丘(∥)=口-(M-I+“)‘(z) (3．2．4)

即：

E(z)=∞一‘”。1+”。1由j(z)，0≤k茎M一1 (3．2．5)

其时域表示为：

五(口)=c磁(时一1+^—50(一”)，0≤k≤^f一1

可见分析滤波器和综合滤波器具有相同的长度!

若H=l，由式(3．2．5)得：

k(e”)卜阻(eJW)[，O<-k-<M-I

此式意味着分析滤波器和综合滤波器具有相同的幅频特性。

上文由(3．2．1)式推出(3．2．6)式，同样可由(3．2，6)

式，注意这里并不涉及仿酉性。(3．2．6)式等价于

fr(2)=CZ-(”-1“)矗(z)

其多相表示为：

§(z)R(z”)=cz—4“￡(z)壹(z”)

(3。2。6)

(3．2．7)

式推出(3．2．1)

(3．2。勘

(3．2．9)
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由此式可得到(3．2．1)式。

定理3．2．1总结了仿酉性，完全重建特性和(3．2．6)式之间的关系。

定理3．2．1[Vaidyanathan]如果M通道最大抽取QMF组的分析滤波器H。(z)是

FIR滤波器，E(z)是分析滤波器组的多相表示。若下述任何两条成立，那么另

一条电成立。

1．E(z)是仿酉的

2．综合滤波器为五(")=ch；(M一1+MK-n)，c≠o，0≤k≤M一1。

3．QMF组是完全重建的。

分析滤波器组向量h(z)=E(z”Mz)，若E(z)是仿酉的，那么E(z”)也是仿酉

的，由于延迟连e(z)也是仿酉的，因此分析滤波器组是功率互补的，即

∑l硪o”)I‘=岛c为正常数 (3．2．to)
／t=O

如果E(z)是仿酉的，且分析滤波器组和综合滤波器组满足(3．2．6)式，那么综合

滤波器组也满足功率互补特性。

如果E(z)是仿酉的，那么分析滤波器组是M带滤波器的谱分解，即

q(z)=鼠(z)日。(z) (3．2．11)

式中，aAz)=Go(ZW‘)，k=o，⋯，M一1，矽=P叫““。遗憾的是M带滤波器的谱分

解不可能设计出过渡带陡峭阻带衰减大的完全重建FIR分析滤波器组和综合滤

波器组o“。

3．3二通道仿酉PR QMF组

这一部分仅考虑两通道QMF组的分析滤波器是因果的FIR滤波器，即

风(z)=∑‰(月)z一，q(=)=∑^(")z1 (3．3．1)

如果多相距阵E(z)是仿酉的，3．2中的所有特性都成立，下文将讨论二通道QMF

组的一些特殊的性质。

功率对称特性

二通道QMF组的混叠分量矩阵为：

一[榴器卜"卜2， @s·z，

式中W为2×2 DFT矩阵，如果E(z)是仿酉的，那么H(z)是仿酉的，即
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日(z)H(z)=印，∥>o为常数。由此式可得：

Ⅳo(z)风(z)+H。(一z)风(一z)=卢

H，(z)H．(z)+H，(一z)n．(一z)=卢 (3．3．3)

风(z)tt，(z)+或(一z)n，(一z)=0

由第一章(1．5．3)式可知Oo(=)H。(z)是零相位半带滤波器，若N=2J+1，那么

半带滤波器的阶次为4J+2，或者由第二章(2．3．1)式可知峨(=)是功率对称滤

波器。

分析滤波器之间的关系

如果E(z)是仿酉的，那么H(z)是仿酉的，则H(z)fi(z)=皿成立，因此：

H。(z)曰。(z)+H。(z)fi，(z)=p (3．3．4)

^r0(z)—瓯(一z)+骂(z)宣(一z)=0 (3．3．5)

由(3．3．4)式可知风(z)和一(。)无公因子，因此或(一z)和豆(。)无公因子。由

(3．3．5)得：

掣：两-no(-Z) (3．3．6)
‰(z) Ⅳ，(一z)

‘

由此式可以推得分析滤波器的关系：

14,(z)=cz“或(一z)，式中Icl=1，￡为奇数 (3．3．7)

因此

1I-I,(∥)I=1风(-e”)l=l风(eJ(m-x))f (3．3．8)

H。(=)的幅频特性可以看成是日。(=)幅频特性的移位。考虑分析滤波器的脉冲响应

是实系数的，若Ho(z)是低通滤波器，那么E(=)就是高通的，二者的过渡带宽度

相同，通带和阻带纹波大小相同。

由(3．3．7)式可得分析滤波器的是时域关系为：

^(”)=-c(一1)”瞄(z一”) 式中H=1，上为奇数 (3．3．9)

若风(z)是功率对称滤波器，那么E(z)是仿酉的

上文由E(力的仿酉特性推出风(z)是功率对称滤波器；若峨0)是功NNN

滤波器，分析滤波器的关系满足(3．3，7)式，同样可以推出E(z)的仿酉性。因

为，若矾(z)是功率对称滤波器，混叠分量矩阵H(：)的第零列是仿酉的，由

(3．3．7)式可得H(z)的第--N也是仿酉的，H(=)的两列是相互正交的，即
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Ho(z)Hl(z)+jjo(一z)H．(一z)=O (3．3．10)

因此得到rt(z)是仿酉矩阵，由(3．3．2)式容易得到e(z)也是仿酉矩阵。

二通道仿酉PR 0MF组特性小结：

二通道仿酉QMF组的多相距阵E(z)是仿酉矩阵时， QMF组具有如下特性：

1．分析滤波器风(z)是功率对称滤波器，阶次Ⅳ为奇数，或者说H。(=)是半

带滤波器的谱因子。

2．分析滤波器的频域关系为q(z)=cz～no(一z)，式中lc卜1，￡为奇数。

3．风(z)和H．(z)构成功率互补对。

4．Ⅳ，(z)具有凰(z)的所有特性。二者构成的混叠分量矩阵Ⅱ(=)是仿酉矩阵。

二通道仿酉完全重建0MF组的设计步骤：

1．设计零相位半带滤波器G(z)，a(e”)≥o。
N

2．对G(：)进行谱分解，得到分析滤波器风(。)=E％(一)z～，
n=0

3．另一个分析滤波器和综合滤波器满足如下关系：

Ⅳ1(=)=一z“玩(一：)，Fo(z)=z“no(z)，鼻(z)==“豆(z)

Ⅳ为奇数。

(3．3．11)

或者时域关系为：

曩(”)=(一1)”礞(Ⅳ一")，工0)=瑶(Ⅳ一”)，Z0)=耳(Ⅳ一") (3．3．12)

二通道仿酉完全重建QMF组的分析滤波器，综合滤波器与第二章中的二通道完

全重建咖F组的设计方法相同。虽然二者的设计出发点不同，但殊途同归!二

通道仿酉完全重建QMF组的设计思路可以推广到M通道仿酉完全重建QMF组

的设计中。伤酉特性导致了完全重建蹴F组格形结构的产生，为设计完全重建

QMF组提供了新的思路。

3．4二通道仿酉完全重建0MF组的格形结构

二通道仿酉完全重建伽F组当分析滤波器组和综合滤波器组都为因果FIR

滤波器且单位脉冲响应为实系数时可以用格形结构实现。”。分析滤波器组的多

相距阵E(z)可以表示为：

蚴碱㈣¨⋯。[㈤ 慨¨，

式中口为正常数，R，如式(3．1，4)，A(z)如式(3．1．5)。E(=)如此选取表示分
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析滤波器的关系满足H，(z)=±1．z-L或(～z)，L=2J+1，符合(3．3．7)式。为了得

到完全重建QMF组，综合稳波器组的多相距阵R(z)如式(3．2．2)选取，即

脚印。昧净I三R07r(黟，％T黝弼 。．a．z)

式中r(=)如(3．2．3)式。分析滤波器和综合滤波器的关系为FAz)=Z-t2d+]’取(=)，

满足(3．2．5)式。二通道仿酉完全重建0MF组完整的格形结构图3．4一l，分析

滤波器和综台滤波器的阶次都为N=2J+1。在实际应用中图3．4-l(c)R。常化

为：

耻cos叫三竹⋯^⋯，， ㈣们，

为了讨论简单其见，假设任何cosO。≠0，图3．4-1(a)，(b)简化为图3．4-2(a)，

(b)， 图中S=d(HcosOD，s直接用口。表示为：

S=a／Y，，=兀(1+《)。5 (3．4．4)

注意此式相当于限制巳取值仅在第一、第四象限，而图3．4-1中如可以在四个

象限取值。

二通道仿酉完全重建OMF组的格形结构(图3。4-2)特性：

1．E(=)是仿酉矩阵，R(：)=Z-J雹(z)。

2．晦(扩)Nq(e”)12=2a2。

3，q(z)z±l·z“风(一=’1)，时域关系为^(月)=-(±1)·(一1)”％(Ⅳ～H)，N=2J+1。

4，FAz)=Z,-／”珥(z。)，时域关系为，fan)=‰(Ⅳ一H)，k=0,1。分析滤波器和

综合滤波器有相同的阶次和长度。

5．旧p”)f=旧(一扩)l且k(矿)f=f以(e”)f，k=O,1。

6．H。(z)是功率对称滤波器，或者说或(z)H。(z)是半带滤波器。

7．系统的输入输出关系为i(一)=d2x(n一Ⅳ)。

值得注意的是第二章中设计的二通道实系数完全重建FIR滤波器组都可

以用上述格形结构实现。
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x(月)

』f”)

分∞i滤波器组

综合滤波器组

％=cos钆
(曲

‘=sin0。

Cm

图3 4-1二通道仿酉完全重建QMF组完整的格形结构(a)分析滤波器绢

(b)综合滤波器组，(c)R。

S

第0级 第】级

第J级

第J级

第1级 第0级

图3．4-2图3．4—1的简化形式(a)分析滤波器组

(b)综合滤波器组

±1
主(")

格形结构的多级特性：

假设把图3．4—2(a)，(b)中的第J级去掉，即去掉格形结构中含q的部分
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和它对应的延迟链。此时系统的分析滤波器和综合滤波器的阶次变为N一2，分

析滤波器和综合滤波器的多相距阵仍是仿菖的。系统仍然是完全重建的，仍满

足上述7条性质，只是Ⅳ变为N一2。

』(月) H：m(z)

州”(z)

第垅级

图3．4-3 m级二通道仿酉完全重建QMF组格形结构

假设系统的格形结构有m级，由m一1级格形结构得到的分析低通和高通滤波

器分别表示为捌”1’(z)和研”1’(z)，如图3．4-3所示。随着m的增大，滤波器

H：(z)和研《z)可以得到更好的频率特性，即阻带衰减大。由m级格形结构得到

的分析滤波器可以表示为：

雄’(z)=聍。’(；)+％Z-2ⅣP(z)
(3．4．5)

研“(z)=一％喇””(z)+Z-2删””(z)

可见由m级格形结构得到的分析滤波器组可以由m一1级格形结构得到的分析滤

波器组表示，这就是格形结构的多级特性。随着m的增大可以改善分析滤波器

的特性，但是对于滤波器组频率特性好的格形结构，去掉最后一级格形结构，

滤波器组频率特性不一定还好，虽然此时系统仍是完全重建的。

格形结构的多级特性是第二章中半带滤波器谱分解方法设计二通道完全重

建QMF组所不具有的。例如令谱分解法得到的低通分析滤波器的脉冲响应系数

％(．Ⅳ)=0，ho(N一1)=0此时系统再也不具有完全重建特性。

格形系数量化的鲁棒性：

在实际应用中二通道仿酉完全重建QMF组的格形系数将被量化，即吒将被

量化为Q【％】，矩阵

卟k，纠卅 ㈦啪，

仍是仿酉矩阵，即Q。TQ，=ql，C1>0。因此多相距阵E(z)，R(z)仍是仿酉的，上

述7条特性仍然满足。

格形系数量化的鲁棒性也是第二章中半带滤波器谱分解方法设计二通道完

68
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全重建QMF组所不具有的。实际上半带滤波器谱分解方法设计的分析滤波器和

综合滤波器的单位脉冲响应量化后系统不再是完全重建的，因此设计频率响应

特性优良且能够得到高精度的谱分解因子的半带滤波器是问题的关键，例如第

二章中的全相位半带滤波器就是一种解决方案，虽然系统不是完全重建的，但

系统传递函数扭曲幅度非常小。谱分解法设计的二通道完全重建QMF组满足上

述特性3—5。

二通道仿酉完全重建QMF组基于格形结构的优化设计方法：

无论格形参数a，取何值，都不影响系统的完全重建特性，因此可以用优化

方法设计低通分析滤波器玎。(z)，优化目标函数为：

≯=e旧(。”)1．砌 (3·4．7)

目标函数的值正比于‰0)在阻带的能量，优化的目的是使其减小，通过优化方

法使目标函数的值达到预期目标。由于格形结构保证瓯(z)是功率对称滤波器，

使得通带特性好，因此目标函数仅考虑巩(z)在阻带的能量。其他三个滤波器完

全由H。(z)决定。

Table 3．4-1仿酉完全重建删F组的格形系数

卅 ％

—0．3836487e+01
0．1247856e+0l
一0．7220668e+00
O．4951553e+00

—0．3688423e+00
0．2885146e+00
—0．2327588e+00
0．1913137e+00
—0．1598938e+00
0，1348106e+00

0 一O．114032le’∞
l 0．9681786e—01
2 —0．8223478e—Ol
3 0，6963367e一01
4 —0．5867790e_01
5 0．4913793e_0t
6 一0．4081778e一们
7 O．3353565e一01
8 —0 2713113e—Ol
9 0 2149517e—01
10 —0．1658255e—01
1l 0 1238607e-01
12 —0 8895t89e一02
}3 0．6072120e一02

现在有很多种关于多变量非负函数的优化算法嘧1。在优化时首先要根据递

归公式(3．4．5)求得Ho(z)的表达式，初始化递归公式为：

明o’(z)=(1一％：“)s，—可o’(z)=(一％一z。)s (3．4．8)

值得注意的是，图(3．4—2)中的±1用一l代替，这样并不丧失一般性。经过J次
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递归运算得到砩。’(z)，磁。’(：)即为H。(：)。目标函数可以改写为：

≯=(”一织)r(o)+2￡芝r(^)c。s(女∞)d∞ (3．4．9)

式中r(々)是H。(z)的单位脉冲响应‰(”)的自相关函数，即

r(^)=∑ho(n)1％(n一女) (3．4．10)

交换(3．4．9)式中求和符号和积分符号的运算次序可得：

≯：(z—q)，(o)～2羔，(女)墅掣 (3．4．11)

此式是关于％⋯0。的目标函数，不含积分运算，可以用标准的优化算法使得≯尽

可能的小。最后得到的疗。(z)是阻带能量小的功率对称FIR滤波器。可见格形结

构优化设计二通道仿酉完全重建oMF组并不涉及谱分解，这与第二章中半带滤

波器谱分解法不同。

二通道仿酉完全重建OMF组格形结构的运算量

应用两个著名的等价图3．4-2化为图3．4—4，滤波在抽样率低的一侧进行，

可以证明分析滤波器组的运算量为(，+2)MPUs，(或者0．5(N+3)MPUs)和

o．5(Ⅳ十1)APUs，综合滤波器组需要相同的运算量。半带滤波器谱分解法设计的

阶次相同的分析滤波器组的运算量为(N+I)MPUs和NAPUs，可见格形结构的运

算效率高。

x(n)

图3．4—4圈3．4-2的商效等价结构

例3．4．1二通道仿酉PR QMF组优化设计法

在图3．4-2中令J=23，则分析滤波器和综合滤波器的阶次都为

N=2J+1=47。规定风(z)的阻带截至频率为q=0．54，r。表3．4—1是用上述优化

方法得到的格形系数(Vaidyanathan)，格形系数的正负号交错出现，随着m的

增大，格形系数的绝对值逐渐变小。单位脉冲响应hdn)可以用(3．4．5)式计算
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得到。Ⅳ。(e一)的最小阻带衰减为32dB。

二通道仿酉完全重建0MF组格形结构的优点：

1．二通道实系数FIR仿酉完全重建0MF组的格形结构运算量最小。

2．无论格形系数a。取何值，都保持格形结构的7个特性。

3．格形系数n。量化后不影响滤波器组的完全革建特性。

4．可以用优化方法基于格形结构直接设计二通道仿酉完全重建QMF组，不

需要半带滤波器的谱分解。无论优化是否收敛，滤波器组仍是完全重建

的。

5．格形结构的多级特性使得格形结构去掉1-．-d中的任何一级都不影响滤

波器组的完全重建性。增加格形结构的级数，可以改善分析和综合滤波

器的阻带衰减特性。

格形结构也有缺点，基于格形结构的优化方法设计滤波器组，涉及到非线

性优化，优化不容易收敛，文献[88]提到的优化方法很复杂，因为优化结果可

能有多个，需要反复试凑初始值，原文作者设计出一组结果，建议读者直接查

表利用而不必重新优化设计。优化并不能使目标函数值无限小，一般e0(z)的过

渡带越宽，≯就相对越小一些。

3．5 M通道仿酉完全重建0MF组的格形结构

M通道仿酉完全重建0MF组的格形结构”21是二通道仿酉完全重建QMF组

格形结构的直接推广。肘通道仿酉完全重建0MF组的多相距阵E(z)可以表示为

E(z)=R，A(z)心一l⋯A(z)Ro (3．5．1)

以M=3为例，式中R，，A(。)的表达式如下：

cos02。0 sin02。』1 0 0 II cosoo。sin00。0
R，={ o 1 0 j)0 cosbI。sine,。卜sinoo。cos‰0》 (3．5．2)

l—sin岛。0 cos02，儿。一sin01。cos91。jl 0 0 1 J

『1 0 0]

10 0刊

E(z)矩阵级联中的一级是ACz)R。，其格形结构如图3．5一l。
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IoiVoj_＼■。式／
一 ’

— —

ro-SyinOj义一＼-．。八!
。

I

—

J

。一： 一

R。 A(z)

图3．5-I E(z)矩阵级联中的一级A(z)R。的格形结构

把上述两式推广到R。，A(z)为MxM维仿酉矩阵，其表达式为

1M一2 0

以加lo羔跹C曲O哦SOMt_2．=JmSIn cos一矾⋯

O

sin鼠。0

cosO】。

I村一3

I． o

。箍。sin0‰2,”。
0 Iu一4

巾[C。O‰S臼o,m。sin O‰0,m。]
l O I。J

(3．5．4)

心)=I'01：O一】] (3．3．5)

式中I。，0≤m≤M一2为单位矩阵。

综合滤波器组的多相距阵为：

R扛)=z-L盂(z)，己为正常数 (3．3．6)

因此M通道仿酉QMF组是完全重建的。

通过格形结构优化法设计M通道完全重建QMF组，目标函数定义为：

矿=善L带吣1陋 (3．3．7)

图3．5-2是3通道仿酉完全重建QMF组分析滤波器组的期望幅频特性，根

据(3．3．7)式其目标函数为：

庐2曩+；I-o(eJ。)12d(o+f’‘一‘I-2(eJ。)12d。，+ (3．3．8)

即即1陆十厶+：№”，陆

。箍。
C

一

1

0

O
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∞
∞

掣
冀
臻
罂

掣
鼗
骚
馨

图3．5-2分析滤波器(M=3)组期望幅频特性

图3．5-3 3通道仿酉完全重建QMF组分析滤波器组的幅频特性，滤波器的阶次为N=14

式中。，0，其值大小决定了分析滤波器和综合滤波器过渡带的宽度。

图3．5-3是3通道仿酉完全重建QMF组格形结构优化法设计的分析滤波器组的

幅频特性，滤波器的阶次为N=3J+2=14。

M通道仿酉完全重建QMF组的格形结构还有其他一些具体形式，这里就不

赘述了。

本章小结：

本章介绍的仿酉完全重建滤波器组是最大抽取完全重建滤波器组的一种特

例。文中首先介绍仿酉矩阵的概念及其几个基本的仿酉系统，然后着重介绍了

二通道仿酉PR QMF组的特性及其格形实现。仿酉特性是格形结构存在的基础，

也保证了滤波器组的完全重建性。格形实现为完全重建QMF组提供了新的设计
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思路，即基于格形结构的优化设计法。基于格形结构的优化设计法尤其适用于M

通道完全重建QMF组的设计，文中给出了_二通道和三通道仿酉完全滤波器组的

设计方法和设计实例。值得指出的是第二章中的功率对称FIR完全重建QMF组

虽然是从不同的角度推导出的，但它也具有仿酉特性及其相应的格形实现结构。
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第四章线性相位完全重建QMF组

在图像处理中希望滤波器组的分析滤波器日。(：)具有线性相位特性，这样的

滤波器组称之为线性相位滤波器组。第二章和第三章中设计的二通道完全重建

0MF组都不具有线性相位特性，本章介绍的二通道QMF滤波器组同时具有线性相

位特性和完全重建特性。文献[89，90，9l，92]对二通道FIR线性相位完全重建QMF

组都有独立的报道。

4．1两个必须放弃的条件

第二章和第三章中设计的二通道完全重建QMF组的分析滤波器满足功率互

补条件，低通分析滤波器风(z)是功率对称滤波器，为了得到FIR线性相位完全

重建QMF组必须放弃这个条件。

Ⅳ一l

假设风(力=∑％(”)具有线性相位特性，即滤波器的系数满足：
Ⅳ，0

％(Ⅳ)=±％(Ⅳ一1一")

若Ⅳo(z)满足功率对称条件，则风(z)瓯(z)十蛾(一=)／／o(一：)=c2应成立。把风(￡)的

系数代入可以验证此式不成立。

此外二通道线性相位完全重建QMF组还必须放弃分析滤波器之间的关系

q(z)=矾(一：)。从第二章2，2节中的结论可知如果且(z)=日。(一=)，只能得到不

实用的FIR线性相位完全重建系统。

4．2二通道线性相位完全重建QMF组的格形结构

在介绍格形结构前先介绍一下厄密特(Hermitain)像。

设A(z)和B(：)是关于z。1的Ⅳ阶多项式，如果B(z)=Z-Nj(z)(上标·一一表示对

』4(力的系数取共轭，然后用z。1代替=)，则称口(=)是一(=)的厄密特像。同样彳∽

也是丑(z)的厄密特像。

在图4。2-1(a)中，

2m一】 2Ⅲ1

己一．(2)=∑Pm一。(”)=～，幺一，(z)=∑％一，(咖～，m≥1 (4．2．1)
^=O ．10

是实系数多项式，k是实数。令Q一．(z)是己一．(z)的厄米特像，即Q、．(：)=z””“·
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x(H1

z(月)

只(z)

见(z)

畦斌⋯‘骧 巩(z)I

H．(z)’

E(z2)

滩⋯。蕊
R(z2)

图4．2-1 FIR线性相位完全重建铆F组格形结构。(a)分析滤波器的产生方法

(b)完整的分析滤波器组，(c)完整的综合滤波器组，(d)方框图的细节。

P卅一，(：。)，因此传递函数

己(2)2已一，(2)+kmz-ZQ．一，(2)
(4．2．2)

瓯(z)=^。只。(z)+z’2Q。(z)

仍然是厄米特像，即满足Q(z)==12”1’只(=。)(可以用递归法加以证明)。在图

4．2—1(b)中通过反复迭代得到QAz)与PAz)，二者满足厄米特关系：

Q(=)=Z-NB(z。)，N=2J十1 (4．2．3)

在此图中分析滤波器为：

幽]=[㈨LQ以A力,)] 托z．a，

由此式容易证明：
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风(：)=Z-N1-10(z。)，爿．(z)=一：“阿．(z。) (4．2．5)

或者说分析滤波器的系数为：

％(H)=ho(N—H)，矗(")=一向(Ⅳ一”) (4．2．6)

因此分析滤波器具有线性相位特性。

图4．2-1(d)中S。=(卜k。Z11，T。-1，如此选择S，和L可以使图4．2-1(b)，(c)

成为完全重建系统。分析滤波器组和综合滤波器组的多相距阵满足

R(z)=2兀(1-砖弦。E。1(；)。

设计线性相位完全重建滤波器组要用优化法，类似于第三章中的仿酉滤波器

组格形系数优化法，首先要确定优化目标函数。由于线性相位完全重建滤波器

组的分析滤波器不满足功率互补特性，目标函数应同时考虑低通，高通分析滤

波器通带和阻带的能量特性，因此目标函数如下选取：

≯：砷一l矾(刮]2d国+j1风(叫2如

(4．2．7)

式中∞。和啦分别为风(P”)通带边缘和阻带边缘，因此过渡带宽度为△甜=0)5一

∞n。

具有线性相位特性(满足(4．2．6)式)的PR滤波器组是否都可以用图4．2—1

中的格形结构实现?或者说，图4．2-1中的格形结构是否包含了上述所有分析

滤波器组具有线性相位特性(即满足(4．2．6)式)且系统是完全重建的QMF组?

除了极少数例外，答案是肯定的。下文将详细阐述这个问题。

假设分析滤波器H。(z)j}Ⅱ昱，(2)满足(4．2．6)式。定义eAz)和QJ(：)为：

∞瑚2Ll州dL黝" “z．8)
19(z)j 一 ．(z)j

、 。

把上述分析滤波器用多相I型表示，得：

[曼暑]=；[：!，]互tz2，[：!，] ca．z．e，
19(=)j2i11—1尸卅pj

H’。圳

——寻i一
根据(2．5．38)式，完全重建性即意味着：

77

∞d
2

)
口

0q
咋r●jO

h曲d中』)
m

∞Hr．．．L
ff●j吐

+
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(4．2．1 0)

由H。(z)和Ⅳ，(z)的线性相位特性(即满足(4．2．6)式)可以推出(4．2．3)

式。

因此设计FIR线性相位完全重建滤波器组的问题转化为寻找【e(z)Q』(：)r
的格形结构使之满足(4．2．3)和(4．2．10)式。

为了方便叙述，令

弓(z)=∑pa(n)z～，Q(z)=∑乱(”)z” (4．2．11)
n=O "，0

因此(4．2．3)式等价于：

n(n)=qj(N一") (4．2．12)

下述引理在讨论中起关键性的作用。

引理4．2．1[Vaidyanathan]弓(z)和g(z)如(4．2．1 1)所述，且满足(4．2．10)和

(4．2．12)式，FAz)如(4．2．9)式所述。令N为奇数，即N=2J+1。假设n(N)

和qj(n)是实数，乃(o)≠0，乃(o)≠-+pj(N)。则存在实系数0≠士l和

N-2 N一2

FIR滤波器弓～，(z)=∑n一，(一)z～，G一，(z)= qj(n)z”满足：
H=D n=0

隧甜志[一≥
式中QJ一。(z)=z刊一2’0一l(=一1)，PJ—l(o)≠0。

傲跚(4．2．13，

若屯≠±l，则(4．2．13)式中的2x2矩阵可逆，由(4．2．13)式可以得到圈

4．2～1(a)a由于【只一，(z)Q一。(z)]7具有心(z)9(z)r的所有特性，如果

仍。(o)≠士乃一，(Ⅳ-2)，则可以重复(4．2．13)式中的运算。如果【只(z)绋(z圩，

m=1，⋯，J一1，满足‰(o)≠‘n(2m+1)，则FIR线性相位滤波器组[％(z)q(=)]7
(满足(4．2．5)式)可以用图4．2-1(b)所示的格形结构实现。

为了更好地理解上述结论，下面对引理4．2．1加以证明。

证明(引理4．2．1)：由(4．2．13)式可知ks必须满足n(Ⅳ)一kjqs(N)=0，因此

ka：盟盟：丝盟≠±1 (4．2．14)
qJ【Ⅳ)Ps【0)

如此选择岛可以消除弓(z)一k。马0)中的z“的项。下面证明弓(z)～ks岛(z)中
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z一“”的系数也为零。

把(4．2．14)式代入pAN—1)一一钆(Ⅳ～1)得：

pj(N一1)-一毋(．v一1)=[乃(Ⅳ一OqAN)一qg(N

定义

桫㈥矧
式中

1)pj(N)]／qj(N) (4．2．15)

(4．2．16)

A(曲=pA0)+p2(2)z 1+···+pAN一1)z一”，

烈。；!n：1j：Z：筇。：：：I：￡：Ⅳ：～-，(4．2,17C(z qJ 0 2)z N 1)z
，

)= ()+吼( 一十···+吼(一 一M，

D(z)=g，(1)+qA3)z一1十r·-+9』(Ⅳ)；一肼

式中M=(N一1)／2。由(4．2．10)式得：

爿(z)D(z)一B(z)c(z)=coz一‰ (4．2．18)

此式中=o的系数为pAO)q．(1)一吼(o)D(1)，2。2”的系数为pAN一1)盯(Ⅳ)～pj(N)

q，(Ⅳ一I)。由于Ⅳ≥3，这两／卜系数中必定有一个为零。由(4．2．L2)式可知这

两个系数相等，因此都等于零。这个结论说明弓一，(z)的阶次为N一2。

由(4．2．13)式可以证明易一。(=)=Z-{N-z)B．，(z‘1)，因此9。(=)的阶次也为

N一2。对(4．2．13)式中的常数矩阵求逆可得：

黜]_[H嬷黝 ㈦z．，。，

由此式可得胁(o)=P。(O)，因此PJ一。(o)≠o。

一

值得注意的是图4．2—1中的格形结构并不能包含所有的FIR线性相位完全

重建oMF组。FIR线性相位完全重建QMF组更一般的结论见文献[89]，文中指出

可以使分析滤波器的单位脉冲响应‰(”)和^(”)是对称的，长度为偶数，且二者

长度不同，这种FIR线性相位完全重建QMF组有不同的格形实现结构。M通道

FIR线性相位完全重建滤波器组见文献[91，92，923。

本章小结：

本章介绍了一种具有线性相位特性的二通道完全重建QMF组及其格形实现
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结构。格形结构中每一级的低通和高通传递函数互为厄密特像，这是这种线性

相位完全重建QMF组最为显著的特点。这种滤波器组同样要用基于格形系数的

优化法设计，只是目标函数的选取与第三章中的目标函数有所不同。本章的格

形结构不能包含所有的F1R线性相位完全重建QMF组，更一般的FIR线性相位

完全重建QMF组的结论见文献[89，9l，92，93]。



第五章余弦调制完全重建滤波器组

第五章 余弦调制完全重建滤波器组

本章介绍基于余弦调制的FIR完全重建滤波器组““⋯“”1。余弦调制完全重

建滤波器组的特点是：M个分析滤波器由一个原型滤波器只(z)经余弦调制，“_

生。在优化设计时，需要优化的系数少，因为只有R(z)的系数需要优化。分析

滤波器组的运算量仅是Po(z)的多相实现和余弦调制所需的运算量，综合滤波器

组具有和分析滤波器组相同的运算量。

5．1 M通道实系数余弦调制分析滤波器

M个滤波器可以由一个原型滤波器得到，如图1．3-4。图中E(z)是原型滤

波器H。(=)的多相I型分量，H。(z)=Ho(zW‘)，W。=e。2“⋯，此式意味着频率响

应开。(e，m)是原型滤波器频率响应的均匀移位。令魂t”)是日+(z)的单位脉冲响应。

出于k(”)是蚝(而的指数调制，即吃(n)=hdn)e血“”，即使‰(n)是实系数的，hart)

一般是复数，因此对于实输入信号x(n)，珂。(z)的输出一般为复数。

如果用余弦调制而不用指数调制则可得到一组实系数滤波器。这组实系数

滤波器可以通过首先设计2M个指数调制滤波器，然后把不同的子带经适当的组

合得到。图5．卜1是图1．3-4的简单修改，以2M代替M。这是～个均匀DFT

滤波器组，这2M个分析滤波器的关系为：

{G(：z“)l一

{G：(z2M，卜 W‘

2M×2M

1GM-,(尹)卜

只扛)

只(：)

B“(z)

图5 l 1由原型滤波器晶(z)均匀移位得到的2M带均匀DFT滤波器组

只(z)=g(zW‘)，即A(n)=风(")矽“ (5．1．1)

式中W：PⅢ一“=e-归⋯。图中W‘是2M×2M DFT矩阵w的共轭。R(=)是原型滤

波器，本章限定单位脉冲响应风(一)是实系数的，因此lB(e⋯)|关于。=0对称。
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图5．卜2 (a)原型滤波器PAz)的幅频特性，(b)只(z)的幅频特性

{Go(-zzM)卜{ 卜

l Gl旧”)卜 W‘

2M×2M

l

b。c—z“，}_一

魏(z)

9(z)

‰一，(2)

图5．1．3(a)最(z)的幅频特性沿m轴右移z12M，(b)QAz)的多相实现结构

Po(z)是低通滤波器，截止频率为z／2M，幅频特性如图5．1—2(a)。Po(z)的多

相分量为q(z)，ost≤2M一1。由(5．1．1)式可知8(e’。)=异(P肿。“”’)，即

IPAe’。)I是k(e’。)I沿∞轴右移栅，M，如图5·1—2(b)。
为了使最(z)适当的组合得到一组实系数滤波器，把图5．1—2(b)中的幅频

特性沿国轴右移z／2M，移动结果如图5．卜3(a)。图中

骇(z)=只0∥“”)，0s女兰2M一1 (5．1．2)

可以推出，QAz)与Q2。一。(z)的单位脉冲响应互为共轭。新的2M通道滤波器组

QAz)的多相实现结构如图5．卜3(b)。

假设原型滤波器只(z)是N阶实系数FIR滤波器，即：
Ⅳ

嚣(z)=∑po(n)z“ (5．1．3)
月=0
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恒：兰卜

叵习一 W‘

2M x2M

|

臣斗
1璺!：!卜

匡习一
T

区习一 ／

Ho(z)

且(=)

巩一l(：)

H。(z)

玎．(z)

图5．卜4(a)M通道余弦调制分析滤波器组的多相实现结构，(b)图(a)的简化实现

定义M通道实系数分析滤波器组为

月：(=)=矾幺(2)+斫Q2州一，一。(5)，0≤k≤M一1

式中dk=eje!W‘“。洲”，B=(一1)‘x／4，O<-k≤M一1。HI(z)的单位脉冲响应为

均)=2加)cos(砉(川．5)(n-N／2M](5．1．4b)
由于滤波器组g(z)可以用5．卜3(b)所示的多相结构实现，则滤波器组

H。(z)可以用图5．卜4(a)实现。由此图可得：

式中

t。可以简化为：

2吖一l

巩(：)=∑kz”q(一z2”)，o≤女-<M一1 (5．1．5)

‘。=∥一‘川5肛M’P旭+∥‘Ⅲ5胁M’P一以 (5．1．6)

_。-zc。s(云(川．s)(n-N／2M] (5．1．7)
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由(5．1．5)式可以得到滤波器组H。(z)的新的实现结构如图5．1 4(b)，图中

M x2M余弦调制矩阵T的元素为‘。。可见M通道实系数余弦调制分析滤波器组

是由实系数原型滤波器Fo(Z)的多相分量和余弦调制矩阵T而得。

根据(2．5．11)式分析滤波器组向量h(z)可以表示为：

h(z)=Tg(z) (5．1 8)

式中

g(z)=『Go(一z2”)Z-Iq(一z2”)⋯z-(2m I)G：。(z2”)『 (5．】．9)

5．2余弦调制完全重建滤波器组

根据5，I节中的结果，很容易得到FIR余弦调制完全重建滤波器组。要得

到完全重建系统，首先要求得余弦调制分析滤波器组的多相分量矩阵E(：)。

(5．1．8)式可以改写为：

“c=，=T『2。‘喜”)。，。：0：。，]f：警之，]=Tf；—g。o。(z。。TM。：。)，]ecz，
式中e(z)=[1 2-1⋯z-(M-O]，昏(z)是对角矩阵，即

【go(z)]。=G。(一z)，【g，(=)】。=G0+t(一z)

由于余弦调制分析滤波器组的多相I型表示为h(z)=E(z”)e(z)，比较

可得：

酢M心≥，]

(5．2．1)

(5．2．2)

(5．2．1)式

(5．2．3)

把T分块为T=fA。A。]，式中A。，A．为M×M维矩阵。代入上式可得：

E(z)=[A。A，】lL：8-。g‘,2(‘z’2)i (5·2·4)

由定理3．2．1可知，如果E(z)仿酉的，按定理中第二条选取综合滤波器组可以

使系统是完全重建的。定理5．2．1阐述了FIR余弦调制分析滤波器组的多相距

阵E(=)是仿酉矩阵的充分必要条件。

定理5．2．1[Vaidyanathan]令实系数FIR原型滤波器只(：)的单位脉冲响应的长

度为N+I=2ram，m为正整数。q(z)，0≤k≤2M—l是昂(z)的多相分量。假设
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P。(n)=po(N一")，分析滤波器H。(z)满足(5．】．5)式。当且仅当瓴(z)和G^。(z)

满足功率互补条件：

6^(z)G。(z)+<毛+々(z)G盯“(2)=口，0-<ksM一1，口>o (5．2．6)

时，Ⅳ。(z)的多相分量矩阵E(z)仿酉的。

为了使E(z)是仿酉矩阵，GAz)和吒+。(=)必须是功率互补对，功率互补特性

可以用类似于第三中的仿酉格形结构来实现。G(z)和％++(z)的格形实现结构如

图5．卜5，此格形结构满足(5．2．6)式(d=1)。

实际应用中图5．卜4(a)，(b)的输出还要加抽取因子0M，应用著名的等

效和上述格形结构则可得FIR余弦调制完全重建分析滤波器组的实现结构如图

5．1—6。

余弦调制完全重建滤波器组同样要用优化法来设计。由于原型滤波器eo(z)

的过渡带和阻带衰减特性决定了余弦调制完全重建分析滤波器和综合滤波器的

第2级

G(z)

瓯．。(z)

图5．1|5(a)功率互补对Gk(z)和G0。(z)的格形实现结构， (b)R“

图中气。，=cos8k∥Sk，，=sinO,，

特性，因此指标函数取为：

≯：j峨(扩)12如 (5卫7)

击”

式中s，o。s的大小决定了Po(e’。)过渡带的大小。

图5．卜6还可以对T进一步简化，详细结果见文献[57，58]。M通道余弦

调制完全重建滤波器组比第三章中的仿酉肼通道完全重建滤波器组的设计大为

筒化，它只要优化设计原型滤波器即可。尽管原型滤波器具有线性相位特住，

率
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#0

#1

P《蔓 #硝一1盎：

#M 《

#M+I罴

■壶<；
《

坷磺舞{ #2M—l

Ⅳo(=)

，，_f：)

峨。(=)

图5．卜6 M通道余弦调制分析滤波器组的实现结构，功率互补对

q(z)和G0。(z)用仿酉格形结构实现

一般来说余弦调制分析滤波器不具有线性相位特性。实际上如果放弃原型滤波

器的线性相位特性，余弦调制滤波器组还会有其他优越性，具体分析见文献[95，

96]。

本章小结：

本章介绍基于余弦调制的FIR完全重建滤波器组。余弦调制FIR完全重建

滤波器组是M通道完全重建QMF组的最为简单的一种设计方法，它的M个分析

滤波器由一个原型滤波器只(z)经余弦调制产生，在优化设计时只有最(：)的系数

需要优化。llllg(=)具有线性相位特性，～般来说余弦调制分析滤波器组不具

有线性相位特性。
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第六章时频分析与滤波器组的关系

连续信号和离散信号的傅里叶变换是分析信号频域特性和平稳信号处理的

有力工具，它的缺点是这种变换没有时间分辫率，不适合分析某一段时间信号

的频率成分，加窗傅里叶变换和小波变换都是刊频分析，可以有效克服上述问

题。时频分析还有很多其他方法帆⋯，加窗傅里叶变换和小波变换更适用于分析

频率随时间变化的关系。本章仅讨论加窗傅里叶变换和小波变换及其与FIR PR

滤波器组的关系。

6．1加窗傅里叶变换

6．1．1加窗傅里叶变换的背景

序列x(”)的傅里叶变换和反变换为：

X(e。。)=∑x(n)e⋯ (6．1．1)

砌)=去r‘工(∥)矿d珊 (6·1．2)

如果z(”)为单一频率信号，即x(一)=e帅，则

X(e。。)=2zS(oJ—COo)，0≤国<2z (6．1．3)

可见，z(”)的傅里叶变换完全集中在‰点，频域分辨率很高，然而时间分辨率

为零，与不确定性原理一致。不确定性原理可用图6．1—1更直观的表示。当序

列长度越大时，谱越接近脉冲函数5(。)，这反映了频率分辨率与时间分辨率的变

化关系。

J

X忙p)

、] ＼／^．．：
7＼／U 1V⋯、097

图6．卜1傅里叶变换对，直观演示不确定性原理(右图N=10的示意图)
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如图6．1—2，信号频率突然发生变化，此信号的傅旱叶变换根本不能反映信

号频率随时问变化的关系，而加窗傅里叶变换””。””’“”“”’可以解决这一问题。加

窗傅皂叶变换即信号一(”)乘以一个窗函数(通常窗长度有限长)，然后进行傅甲

叶变换，窗函数沿时间轴移动固定距离，然后重复上述运算。而加窗傅旱u1变

换恰好可以用M通道滤波器组实现，每一个分析滤波器有相同的带宽。窗的氏

度决定了时间分辨率，分析滤波器的带宽决定了频率分辨率。抽瞅因子决定了

窗的移动步长。加窗傅里叶变换在语音信号处理和识别中都有广泛的应用。

6．1．2加窗傅里叶变换

在第一章中介绍了DFT滤波器组(图1．I一11)，这个系统相当于计算M个

输入数据x(月)⋯x∞一M+1)的DFT变换，随着一的增大重复上述运算。此系统也

．1撅 ，厮，珊一一
．v⋯ ”她∥⋯必”⋯必⋯I
口 5 1D 15 20 25 3口 35 40 45 5D

图6．卜2频率突变信号

可理解为信号x(”)通过一组旁瓣最大衰减为13dB的带通滤波器组。这组带通滤

波器的频率特性不好，因为原型滤波器过于简单。在1．3．2节中介绍的均匀DFT

滤波器组可以使原型滤波器的阶次更高，从而改善带通滤波器的频率特性。均

匀I)FT滤波器组是下文将要阐述的加窗傅里叶变换的基本实现结构。

加窗傅里叶变换窗函数沿时间轴的移动如图6．卜3，将信号x(”)与窗函数

w(”)(窗函数通常为长度有限)相乘，然后计算乘积』(”)“月)的傅里叶变换。窗

函数沿时间轴移动固定的距离，重复上述运算。这样就得到一个关于甜和m(m

为窗函数的中心位置)的二维函数，m是连续的，m是离散的，即
∞

盖m(P⋯，m)=∑x(n)w(n—m)e1” (6．1-4j

一
如图6．1—4所示。对于固定的m，(6．1．4)式相当于计算m周围x仞)的频谱，因

此窗函数w(Ⅳ)有时间定位特性。由于窗函数w(n)总是取有限长度，加窗后的序

列绝对可和，所以加窗傅里叶变换总是存在。
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图6．卜3窗函数沿时间轴移动

图6．卜4 Xp"(e”，m)(m=O，k，2k⋯)的示意图

6．1．3加窗傅里叶变换的滤波器组实现

(6．1．4)式定义的加窗傅里叶变换在实际计算时有很大的局限性，而用滤

波器组的概念可以给出加窗傅里叶变换的具体的实现方法，这种实现方法易于

计算，用完全重建滤波器组的理论又可以得到加窗傅里叶变换的逆运算。(6．1．4)

式可以用图6．卜5(a)所示的系统表示，图中‰和m为常数，因此输出

y(”)=x。(em，m)为常数。y(”)表示在时刻m周围的输入信号的频谱在谱点‰

处的值。为了得到加窗傅里叶变换的滤波器组实现，把(6．1．4)式改写为：

x(H)

m)—严幢丑一州‰∽川

Yo(n)=■m和“，")

图6．卜5(a)加窗傅里叶变换用线性系统表示， (b)图(a)的变形

爿m(F”，m)=P。”∑x(n)w(n—m)e川⋯’ (6．1．5)
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此式，用n代替m，用m代替n，令60=0)0，得：

xw玎(P’‰，月)=8一’曲”∑x(m)w(历一n)e’岫忙“’ (6．1．6)

此式可以用图6．卜5(b)所示的系统实现。作上述替换是为了适应”做序列变

量的习惯。图6．卜5中两个系统的输出含义相同，只是时间变量表达不同。窗

函数w(n)的傅里叶变换为W(e一)，因此“一n)的傅里叶变换为W(e一一)，调制序列

w(一Ⅳ)一””的傅里叶变换为W(e。∽“’)，如图6．卜6(b)所示。图6．1—5(b)中

的输出信号“(n)具有带通特性，通带中心为峨，如图6．1-6(c)。to(n)经过调

制得到输出Yo(n)，yo(n)呈现低通特性，通带中心为∞=0，如图6．卜6(d)。

图6，卜6加窗傅里叶变换图6．卜5(b)

(b)吵(e一”)|，眇(e“”“’)I，

各处信号的幅度谱(a)Ix(扩)l

(c)i瓦(。p)I， (d)lK(。一)l

当∞=690时，加窗傅里时变换如图6．卜5(b)对输入信号进行滤波运算得

到输出序列而。p”，”)，当∞取不同值时，可得到不同的输出。理论上∞面『以

取无穷多个值，实际中一般取有限多个值，即

0≤％<国1<⋯<∞㈧(2z (6．1．7)

因此加窗傅里叶变换可以用图6．1-7所示的M通道滤波器组来实现。图中分析

滤波器日。(：)=峨(口7。)=w(e叫”q’)，通带中心频率为嘶，k=0∥1··M～I；输出



第六章时频分析与滤波器组的芙系

信号Yk(”)为加窗傅里叶变换系数。

x(H、

L巨，％

‰(，i)=．bⅣ(P“，”)

‰一-(”)=爿∥"忙7““，")

图6．1-7加窗傅里叶变换的滤波器组实现

如果q为0～2口间的均匀取样，即q=2zrk／M，々=o,i，⋯M一1，图6．1—7所

示的滤波器组就成为M通道均匀DFT滤波器组，分析滤波器的频域关系为：
2f}

HAd。)=Ho(e“”百’)，≈=o'l，1．，M～1 (6．1．8)

式中H。‘e，。)：彤何，“)。可见其他滤波器是原型滤波器爿。(e，。)沿∞周的均匀移位。

这种滤波器组的高效实现结构如图1．3-4。

根据1．3节的多相I型分解得：

W(z一1)=月j(：)=&(z")+Z-1互(zⅣ)+···+Z-(‘I-I)Ew—l(∥) (6．1．9)

可见窗函数完全由多相分量弓(z)决定，只要改变墨(z)就可以改变窗函数的频率

特性。可见均匀OFT滤波器组是加窗傅里叶变换的有效实现结构，它的设计复

杂度小，只要设计风(z)即可。当局(z)；1时，相当于w(n)为矩形窗，图6．卜7

的输出为肘个输入数据的D”变换。

由上文可知加窗傅里叶变换主要决定于窗函数的选取，在选取窗函数时要

兼顾到时间分辨率和频率分辨率，根据不确定性原理””3，时间分辨率和频率分

辨率不可能无穷小，当且仅当窗函数为高斯窗时，Heisenberg时频窗的面积最

小，等于l／2，即

酽皖2，≥1／4 (6．1．10)

式中，4为时域窗宽度，氏为频域窗宽度。窗函数一旦确定，Heisenberg时频

窗的面积就确定了，时间分辨率和频率分辨率只能根据需要做出折中。如果强
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调时间分辨率，那么4的值就小些，屯就变大，频率分辨率变小，反之亦然。

加窗傅里叶变换的Heisenberg时频窗如图6．1—8，图中可以清楚地看山时间分

辨率与频率分辨率的关系。若窗函数确定了，在整个时频平面上Heisenberg时

频窗的形状相同。

图1．6-8加窗傅里叶变换的Heisenberg时频窗

6．1．4全相位M带滤波器用于时频分析

6．1．4．1全相位M带滤波器的设计

1．5．】节中的膨带滤波器眉(。一)及其M—1个在r．O轴上的等阀编移位

月(e肛4㈣⋯)恰好是M通道均匀DFT滤波器组，因此全相位M带滤波器也可以

用于时频分析。要把全相位盯带滤波器用于时频分析，首先要设计全相位M带

滤波器，具体设计步骤如下：

(1)根据设计要求，选择理想的零相位FIR滤波器的幅度频率特性月。(co)。该

幅频特性对于m=o，z，2x皆成偶对称，且满足M带滤波器的频率特性，即

yH。(zW‘)=Mc，W=e-J2“”。

(2)根据对截止频率精度和实现复杂度的要求，适当选择全相位DFT数字滤波

器‰(n)的长度M=2N一1。

(3)在10，2玎)区间对片。洄)等间隔采样，频率采样点为国=2zk／N，k=o，1，⋯，N一1，

并令DFT滤波响应为：凡(女)=H。(2，rk／N)

(4)适当选择前窗和后窗函数按式(1．6．17)，(1．6．18)求出归一化相关函数窗

w。(”)。当然，也可以直接选择归一化相关函数窗wN(n)为哈明窗、汉宁窗、布

莱克曼窗等。

例如按上述步骤设计长度为5的全相位3带滤波器(前窗后窗都为矩形窗)
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的单位脉冲响应为

巩(：)：一1 z一，+三2。、’

9 9
十三+三：，+土三：
9 9 9

根据式(6．1．5)、(6．1．6)和图6．1—7得到全相位3带滤波器用于时频分析的

网络实现结构，如图6．卜9。

并(柙)

W‘

图6．卜9全相位3带滤波器用于时频分析的网络实现结构图

图6．卜10信号x(”)=cos(coon2)， COo=2n"×7．5x104，m=0,--,3000。

图6卜儿信号x咖)=cos(oJon2)用全相位M=200带滤波器组做时频分析的结果。



第六章时频分析与滤波器组的关系

例6．1用全相位M=200带滤波器(前窗后窗都为矩形窗)对信号

x(n)=cos(％n2)， CO。=2口×7．5×10“进行时频分析，窗函数长度为399。x(")的瞬

时频率为2coon。信号x(O)～x(3000)如图6．卜lO。时频分析结果如图6．卜11，图

中用灰度值表示时频分析输出幅值的大小，越黑表示幅值大。图中可以清楚地

看出频率随时间变化的线性规律，这种信号有的文献也称作chirp信号。

例6．2用全相位M=200带滤波器(前窗后窗都为三角窗)对鸟鸣信号

bird．W&V”“3进行时频分析，窗函数长度为399。信号z(1)～x(90000)的波形如图

6．卜12(a)。时频分析结果如图6．卜12(b)。(注语音信号采样频率为8K，

30ms 40ms为一个发音字母的时间，40ms时间段为320个采样点。这是本例取

窗长度的依据。)

鸟鸣声也是一种chirp信号，局部具有线性频率特性，从时频分析的结果可

以清楚的看到这一特性。可见全相位M带滤波器用于时频分析可以得到比较满

意的效果。

1

口5

x(n) D

一口5

．1

●-

。．Il止．山jI。业LL0山▲J 。』 -．j ．j
1 1■即叩1I l_1|fI|～r。邢-1『’ ? I：●

D 1 2 3 4 5 6 7 8 9 ”

(口)
。104

图6卜12(a)鸟鸣信号bird．WaV，(b)用全相位M=200带滤波器组做时频分析的结果
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x(JI) Yo(Mn)

H(Mn)

L区}叫丑母刖m，
y0(Mn)

M(肺i)

，了并型咂卜匝}上
图6．1—13全相位肘带完全重建滤波器组

(口)

(6)

由于全相位M带滤波器满足∑Hk(z)=1，此式意味着滤波器组的输出信号
l=O

经调制、求和可以完全重建输入信号x(n)，即

x(")=M∑-I儿印)ej百” (6．1．12)
i=O

图6．卜7中滤波器组各子带输出都是窄带信号，带宽为2x／M，因此抽样率

可以降低，抽取因子最大可以取为"。当抽取因子为M时，相当于加窗傅里叶

变换的窗函数每次移动M个采样点。图6．1一13(a)是加窗傅里叶变换加最大抽

取因子的实现结构，图中抽取因子已经移动到调制信号的前面，此时滤波器组

的输出无冗余，是一种更经济的时频表达。我们希望用图6．卜13(b)所示的综

合滤波器组来完全重建信号，遗憾的是，只有当(6．I．9)式中的多相分量都为

同一非零常数时(例如E(z)=1，f=0，⋯，M～1)，图6．】一13才能成为稳定的完

全重建滤波器组。

6．2小波变换

二十世纪八十年代中期小波分析开始得到广泛的研究。Grossmann和
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Morlet首先在数学领域对小波变换给出了解释””1。随后Meyer,Daubechies．

Mallat，Strang在数学领域对小波变换进行了详尽的研究”o“”i⋯’”+““““，也有很

多有关小波的书籍出版“”⋯’““。Daubechies和Mallat前无古人的研究把小波变

换推向实用化阶段。Daubechies详细地论述了紧支撑正交小波和紧支撑双正交

小波的设计，给出小波的一系列重要概念，如小波的稳定性、正则性、消失距

等，并建立了连续时间正交小波变换和FIR功率对称滤波器组之间的关系。

Daubechies的紧支撑小波激发了众多学者在数学领域和数字信号处理领域对小

波的理论研究和应用的兴趣。如侯正信教授基于中心B样条设计的二维各向同

性二进小波在图像的边缘提取中得到较好的效果。侯教授提出的全相位正交小

波和全相位二维双正交小波变换目前正在应用研发中。小波变换在数字信号处

理领域最成功的应用是数据压缩和信号去噪。小波变换被称为二十世纪最辉煌

的成果之一!

Mallat提出的多分辨分析使得小波变换与完全重建树形滤波器组密不可分。

树形滤波器组各子带的带宽是非均匀的，因此抽样因子也各不相同，依带宽而

定。在小波之前，树形滤波器组如图2．5—6(a)已经在语音处理中得到广泛的

应用o”’““”““”。非均匀带宽适合于人耳对高频信号的分辨率逐渐降低的特性

“”1，乐器的音阶就可以很好的解释入耳的这一特性。目前也发现应用小波树形

滤波器组处理语音信号的文献。

在数字信号处理领域有大量的关于滤波器组和小波变换关系的文献，下文将

介绍小波作为时频分析的特点及其与滤波器组的关系。

6．2．1连续时间小波变换

小波的时频窗是变化的，作为时频分析有一定的优越性。但是任何一种工具

都不是万能的，尤其在分析某些线性charp信号的时频特性时。

小波函数妒(f)属于实数域豫上的平方可积函数空间，即沙(f)∈B(琏)，小波的

范数为1，即Ml_1，p(f)的支撑区在f=0附近，且满足；

』∥(f)加=o

对小波妒(r)进行伸缩和平移，得到一组时频元素眠√r)=忑1 P(孚]，
因子s>o，位移“∈R，这组时频元素保持范数，即4∥。(f)0=l。
信号，e L2(璁)的连续时间小波变换定义为“”1：

96

(6．2．1)

式中尺度
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啦劫=(似；)=弘，旁+(字)出 (耻．。)

式中上标“t”表示共轭。由于痧(o)=j V2(t)dI=o(上标“”表示傅里时变换)，
因此信号的小波变换相当于带通滤波-小波变换和加窗傅里叶变换一样，也可

以做时频分析，但是小波的Heisenberg时频窗与加窗傅里叶变换的Heisenberg

时频窗不同。根据Parseval定理，(6．2．2)式可以改写为：

Ⅳ(”)=玉邝)吒(f)西=去!，p域扣)d。 (6．2-3)

蛾，(m)=e-S．。山p(砌)。变换域系数wf(u，s)依赖于，(f)和夕∞)分别在时域和频域

内虬．。和疵．，能量集中的区域a帆，，和蛾．；相当于时域窗和频域窗，时域窗宽和频

域窗宽决定了小波变换的时域分辨率和频域分辨率，窗越宽分辨率越低。假设

小波y(f)以t=0为中心，那么帆，(f)的中心
∞

为t=u。定义小波的时域窗宽为4，酽=i—；鬲·J。f2fPp)12dt，可以证明虬，，(f)的
lI∥V川 咄

时域窗宽为s4。同样可以证明若驴∽)在∞，0的区域内中心频率为口，频域窗宽

为屯，则驴。p)的中心频率为77／s，窗宽为气／s。因此在时频平Need,波帆。(f)

的Heisenberg时频窗的中心为(Ⅳ，rl／s)，时域窗宽为s嗔，频域窗宽为吒／s，

Heisenberg时频窗的面积为一常数，即s点×(氏／s)=4氏。图6．2-1为小波‰。(f)，

忆⋯(r)的Heisenberg时频窗，图中可以看出尺度因子越小，时域分辨率越高，

然而频域分辨率越差。小波做时频分析的优越性就在于它在低频区时间窗宽，

频域窗窄；而在高频区时间窗窄，频域窗宽。如果对信号的低频成分感兴趣，

则增大尺度因子，减小时间分辨率；否则减小尺度因子，增大时间分辨率。任

何一种工具都不是万能的，小波做时频分析虽然有优越性，但分析线性charp信

号的时频特性时不如加窗傅里叶变换，当分析双曲(hyperbolic)chirp信号的时

频特性时优于加窗傅里叶变换，文献[103j中有关这方面的例子。

小波的逆变换，即根据小波变换域系数完全重建原信号。重建条件如下：

定理6．2．1如果小波咿(})∈E(R)满足：

q《铎mc一 (6．2．4)

则对于函数，(，)∈L2(瓞)，小波变换的逆变换为：

邝)=毒盟咖圳,∥1 l(-『t-u尸')’7ds (6．2·5)
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口／s1

ql s1

图6，2—1小波y¨。(f)，‰，≈(f)的Heisenberg时频窗

连续小波变换和逆变换都涉及到积分运算，文献[1ig]@29T其数值算法。连续

小波变换还不能和多率滤波器组建立联系，事实上连续小波变换域系数存在大

量冗余，小波反演只需部分变换域系数即可。把小波y(f)的尺度因子和位移分别

离散化，形成空间r(豫)上的正交基，即

¨垆专吐字n啪， ∞·2·6，

这组小波称为正交小波。这种离散化和多分辨分析““‘㈨可以把正交小波变换与

多率信号处理中的功率对称波器组联系起来。％，。(f)的尺度因子为2’，尺度因

子的倒数2一，为妒。(f)分辨率。

6．2，2正交小波

讨论正交小波要从多分辨分析入手。对于，(f)eC(豫)，定义，(f)在闭子空间

v c L2(R)上的投影，即‘(f)=■-厂是在分辨率2—7时对，(f)的逼近。∑(／，％，。)·⋯

％．。可以看成‘(f)与乃一，(f)之间的差。

定义：[Mallat多分辨分析]如果空间e(R)上的闭子空间序列{K}摇z满足下述6

个特性，则称{vJj。是多分辨分析。

V(j，k)eX2，f(t)eV，营f(t-2’☆)∈vJ (6．2．7)

W∈z，vJ+lc V『 (6．2．8)
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是v0上的Riesz基。

W∈z，‘厂0)∈V铮f(r／2)∈V，

觋VJ=nV 2{o}

一lim V，=closure(jU。V1=e c购

(8．2．9)

(6．2．10)

(6．2．11)

(6．2．12)

可以证明{2-J／20(2一’卜”))。：是v上的Riesz基。如果／(f)∈V，则I厂(f)可以
表示为：

巾)=∑c』芦2“2占(2—7t—H) (6．2．13)
J⋯

式中q，。表示离散序列。

要计算在分辨率2+’时对，(f)的逼近fj(t)=Pv,f，必须求得VJ的正交基，定

理6．2．2描述了怎样由Riesz{0q一")}。构造V的正交基。

定理6．2．2[Mallat]令{Y}。：是多分辨分析，尺度函数≯(≠)的傅里叶变换为：

{i(。)：F—堂‰
圊如一，12j

锄施，=古一(￡笋]J则㈨叭。是V的正交基。

(6．2．14)

在分辨率2一，117175'I f(t)的逼近矗厂用正交尺度函数可以表达为：

Pv，，=∑(，，丸，。)虫，。=∑c。啦。。 (6．2．15)

式中内积表示为气。=(，以。)=f∽了争。(三二笋)破。可见-厂(o的多分辨逼近V‘ ＼ 。 ／

完全由尺度函数矿(f)的伸缩和平移形成的正交基决定。由尺度函数得到的闭子空

间序列{Vj。满足多分辨分析的6个特性。可以证明任何尺度函数可以由功率
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对称滤波器得到，定理6．2．3”“’“”『词述了，尺度函数和功率对称滤波器(Mallat

称之为共轭镜像滤波器)之间的分必要条件。

两尺度函数

由于2-In≠(I／2)EVIc v0，{≯O—n)}。是Vo的正交基，#0／2)可以表示为：

了12 zt)=塞坳磁㈤) (6 2．16)

式中

坳，=(击蛙撕叫)(6．2．17)
x,J(6．2．16)式两边进行傅里叶变换，得：

乒(2班击‘(m)蛔 (62·18)

式中z∞)：窆^(”)e⋯。当p≥o时，由(6．2．18)式可得：

船”1妒击‘(2’∞)舡㈨ (62·19)

通过迭代可以得到：

擗∞笔≯p锄 @z．z∞

如果乒(∞)在∞=o点是连续的，则⋯lim；(2—9∞)=≠(o)，因此

跏)=豆警(o) (6．2．21)

定理6．2．3[Mallat，Meyer]：如果≯(f)E L2(碾)是尺度函数，离散序列

^(一)=(击畦)，∞一”))的傅里叶变换满足：

和

vo)eR，陋)H￡(∞十z)12=2 (6．2．22)

矗(O)=√2 (6．2．23)

相反，如果氦璺，)是以2z为周期的，在离域o=0内是连续可微的，且满足

(6，2．22)、(6．2．23)和下式

咖in幢f。1陋)I，o (6．2·24)
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那么

如，=霸警
是尺度函数≯(f)e砰(R)的傅里叶变换。

这个定理是离散小波变换中的。个核心定理，此定理的证明很长且首有大量

的技巧，此处省略。在定理的证明过程中用多分辨分析推导得『≯(o)』=1，其时域

表示为f≯(f)dt=1。

由定理6．2．3可知，要设计尺度函数，可以直接从设计功率对称滤波器

(6．2．22)式入手，这使设计过程大为简化。

由多分辨分析可知Vc一，令■j是．Vj在空闻¨一，中的补空间，即

¨一。=vJow， (6．2．25)

厂(f)在空间vJ一。上的正交投影可以看成在空间¨和w』上正交投影的和，即：

氐．、f=弋I{+Kjf 媲．2-26)

％，提供了厂(f)在分辨率为2川时具有，但在分辨率为2’时不具有的细节。定理

6．2．4““伽指出可以由小波∥(f)∈C(R)的伸缩平移构造空间W上的正交基。

定理6．2，4[Mallat，Meyer]：如果≯(f)∈L2(R)是尺度函数，^(”)是其相应的功率

对称滤波器，则小波函数妒(f)∈L2(R)的傅里叶变换为：

汐(2m)=—苫垂(∞)≯(国) (6．2．27)

式中

垂p)=。“。￡‘扣+z) (6．2．28)

饥再)=古吐字j，¨叭。构成空间一上的正交基。对于所有尺度，
{％，，(f)乙。。构成空间L2(豫)上的正交基。

定理6．2．4只讲了舍扣)的一种取值，实际上取雪p)=e“‘2”1’。￡’(甜+万)，nez

也可以，下述推论给出由喜∞1得出正交小波基的充分必要条件。

推论6 2 1[Mallat]： 当且仅当营似)满足：
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{富(甜)12+I喜(甜+石)12=2

和

昏(出)再+(∞)+童(珊斗万)矗’(co+丌)：=0

时，{∥。(f)j舴z构成空间Wj上的正交基。

定理6．2．4的证明过程中可得：

{∥(f／2)：艺g(一)≯(卜”)
-4z ⋯

式中，序列

咖)：皓纵“2)，烈f_m)

(6．2．29)

(6．2．30)

(6．2．31)

(6．2．32)

是营(m)的傅里叶反变换a

(6．2．16)式和(6．2．31)式合称为两尺度函数，序列^(")和g(n)称为两尺

度序列。

由(6．2．28)式的傅里叶反变换可知两尺度序列^(H)和g(”)之间满足：

g(Ⅳ)=(一1)1一”hO一”) (6．2．33)

两尺度序列在快速离散小波变换中起决定性的作用。

，O)在空间w，上的正交投影岛，f可以表示为：

乓／=∑《，，％．。)％，。=∑t，。％，⋯"Fm

式中，哆，。=(^％。。)为离散小波变换系数。由于r(豫)=ok’l，

由离散小波变换系数得到重建，重建表达式为：

厂=∑氐厂=∑∑(，，％，。)％，

(6．2．34)

因JJfff(t)可以

(6．2．35)

6．2．3正交小波和滤波器组

离散正交小波变换的快速算法可以通过滤波器组来实现。通过信号与双尺

度序列的离散卷积实现对多分辨逼近■／的高频细节—～。f的剖分，在重建信号

时，由飞+，厂和气．厂的和求得～厂。

由于{力．。(，))。和{吩．。(f))。。是空间K和wj上的正交基， 因此，(，)在空间
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v和W，上投影完全由系数q户(／谚，)，t．。=(厂，％，。)决定。由定理6．2．q”22’

““可知，这些系数可以通过滤波器组得到分解和重构，对于正交小波，分析滤

波器组和综合滤波器组完全由两尺度序列决定。

定理6．2．4[Mallat]：离散正交小波变换的分解关系为：

勺+．(")=∑h(p-2n)c：(p) (6．2．36)

dH(n)=∑g(p一2n)cflp) (6．2．37)

重建关系为：

q(n)=∑^印一2p)cI+。(，)+∑g(n一2p)dj+。(p) (6．2．38)
～∞ n—∞

定理6．2．4描述的分解和重构关系可以用图6．2-2所示的完全重建滤波器组实

现。^(．”)，g(．n)是分析滤波器组，^即)，g伽)是综合滤波器组。

图6．2-2离散正交小波变换的分解与重构(正交小波滤波器组)

设Ⅳ(z)=H(扩)=￡扣)，^(一")，g(一n)，^(")，g(N)的=变换分别为风(z)，H，(z)，Fo(z)，

F(z)。由图6．2—2可得分析滤波器的z变换满足

虬(z)=膏(2)
H(z)=zH(一z)

(6．2。39)

综合滤波器的z变换满足：

瓦(2)2日‘：’ (6．2．40)
F0)=Z-I爿(一：)

上述四个滤波器仅由一个原型滤波器决定， ％(z)满足功率对称条件(2．3．1)，

可见由离散正交小波变换得到的滤波器组是功率对称QMF组。但是由功率对称

QMF组不一定能得到正交尺度函数和小波。因为第二章中的功率对称刚F组虽然

能够满足f‘∞)12+Iz∞+z)12=2(此式是滤波器组完全重建的充分必要条件)，
但是Jj；(o)=√互不一定成立，此式是产生正交小波尺度函数的必要条件。可以证明
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全干日位功率对称QMF组是一种正交小波滤波器组。在设计iE交小波时，两尺度

序列^(”)除了要满足定理6．2．3中的必要条件，还要求‘洄)在09=0处有多重零

点，也就是小波要有一定阶次的消失距，这样可以使离散小波变换系数

dj。=(，，∥，。)在．f(t)的正则区幅度值小。功率对称滤波器组的设计中并不要求

氟妫在m=0处有多重零点”“”“，而要求阻带能量尽可能的小，由图2．5—6(C)，

图2．5—7可以看出不同指标要求得到的各子带滤波器频率特性的差异。

Daubechies十讲““1给出紧支撑正交小波的具体设计方法，这里就不赘述了。

当对数字图像进行小波变换时希望两尺度序列具有线性相位特性，遗憾的是

Daubechies证明了实的紧支撑小波只有Hart小波具有线性相位特性“”3，但是

Halt小波的消失距和正则性都不够理想。如果放弃小波的正交性，可以设计一

种新的完全重建FIR滤波器组一双正交小波滤波器缇如图6．2—3。

图6，2-3双正交小波滤波器组

完全重建滤波器^(H)，g(月)，fi(n)，誊(”)可以生成两个尺度函数和两个小波函数，

称之为对偶尺度和对偶小波，其傅里叶变换满足：

乒(2m)=去i妇)≯(咄≠(2。)=去盖(∞)；(甜) (612．41)1妒(2。)2万“妇)≯(甜)’≯(2。)2啬。(∞)≯(甜) (6l 2‘
～‘ V‘

卿妒击触)衲，≯(2啦击鸯@)汹 (6．2．42)

时域关系为：

≯(，)：压妻h(n动(2卜”)，≯(f)=压妻i研够(2卜”)

∥(f)：√互妻go矽(2r一”)，舻(f)=√j宝誊。砺(2卜．”)

滤波器^(一)，g(月)，fi(n)，营(”)必须满足下述完全重建条件。”

和

(6．2．43)

(6．2．44)

；’(m)i(∞)+￡‘(∞+z)；(m+z)：2 (6．2．45)

营(∞)=ae-i(：，“)。i’(珊十口)，鸯(∞)=口-1e-J(21+1徊P(∞+F) (6．2．46)
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式中通常取o=】，k 0。

由于小波驴(f)和妒(f)是零均值的，则谚<o)=痧(o)=o，此式可以通过令

童(o)=；(o)=0得到。因此￡(口)=ii(n)=o。由(6．2．45)式可得￡‘(o)*(o)=2，为

了使^(”)，^(”)得到的尺度函数≯(r)和≯(r)形成多分辨分析，令‘(o)=5(0)=√2。文

献[n2]证明了尺度函数烈1)和≯(f)的傅里叶变换满足：

≯(叻：lI竺i1 h(2-仄eco)，≯(∞)=i2i h(2-．P，co) (6．2．47)
F‘1 V‘ P’l

Y‘

≯@)和≯@)可能是无限能量的，因此必须对^(一)，5(月)做进一步的限制，保证；佃)

和≯(刎是有限能量函数的傅里叶变换。定理6．2．5”“给出完全重建F1R滤波器

^(n)，g(")，5(n)，誊(")生成空间L2(R)上双正交小波基的充分条件。

定理6．2．5(Cohen，Daubechies，Feauveau]： 假设存在唯一的归一化的严格正三

角多项式P(P，。)和p(e-。)满足：

{z(詈)fP(e’∞，2)+lt(詈+z]12p(e’(m，2+f1)=z尸ce”，(6．2．48，

蚓2卢(矿，2)+|￡㈢十zH∥“⋯)撕”，(6．2．49，
假设

。。马‰陋)I>o，。。氍。，陋)卜o (6．2．50)

则(6．2．47)式定义的尺度函数庐(f)和≯(f)属于空间P(R)，且满足双正交关

系式

(庐(f)，≯(f—H))=占(”) (6．2．51)

小波集{％，。}{J眯z2和{奶．。L。：，形成空间c(R)上的Riesz基。

文献[126]详细阐述了双正交小波滤波器组的设计方法。Daubechies双正交

小波具有最小支撑区最大消失距的特性。9／7小波，5／3小波是Daubechies双正

交小波中最著名的例子，已成功应用于有损和无损静止图像压缩中。

本章小结：

本章介绍了加窗傅里叶变换和小波变换作时频分析的区别和联系。文中分

析了加窗傅里叶变换如何用滤波器组实现。本章提出的全相位M带滤波器用于
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线性charp信号的时频分析取得良好的效果，这是本文的第三个创新点。最后本

章阐述了离散小波变换与FIR完全重建滤波器组之间的联系。正交小波滤波器

组也是一种功率对称FIR完全重建QMF组，其中仪有Harr小波产生的正交小波

滤波器组具有线性相位特性，双正交小波滤波器组是具有线性相位特性的完全

重建滤波器组，小波滤波器组只是完全重建滤波器组的一个子集。
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第七章全文总结

本文研究内容是围绕FIR完全重建滤波器组展开的，文中各章既有区别又

有联系，紧紧围绕滤波器组这条主线索形成-一个有机整体。

第一章主要介绍了多抽样率系统和滤波器组的基础知识及其在数字信号处

理中的应用。阐述了抽驭、内插、多相分解和数字滤波器组等一系列重要概念，

详细分析了它们在时域和频域中的输入和输出关系。举例说明多率滤波器组在

数字语音系统、语音信号和图像的子带编码、模拟语音加密、多路复用和多率

自适应滤波中的应用。然后介绍了几种特殊的滤波器，如半带滤波器、M带滤

波器、互补传递函数和加窗全相位DFT数字滤波器。这几种特殊的滤波器在后

续章节中都有重要的应用。加窗全相位DFT数字滤波器的设计是本文的第一个

创新点。加窗全相位DFT数字滤波器的频域特性比全相位DFT数字滤波器的频

率特性又有很大提高，幅频响应等于或逼近频率采样值，通带纹波极小，阻带

衰减极大，过渡带陡峭，零相位，滤波性能和实现的简洁性超过其他传统方法。

它除了可以采用通常的卷积结构外，也可以采用直接频域网络实现，文中给出

它的直接频域网络组成及其简化算法。这种网络具有实时自设计功能，可构成

时变系统用于滤波器传递函数实时可变的场合，便于集成为频响和长度均可编

程的通用零相位数字滤波器，是数字滤波器的一种新的设计理念和实现结构。实

际上全相位DFT数字滤波器是加窗全相位D订数字滤波器的一个特例。

第二章首先简要介绍了最大抽取滤波器组的发展历史。然后以二通道FIR

QMF组为例介绍了滤波器组中存在的三种失真及其消除方法。FIR功率对称滤波

器组恰好可以同时完全消除这三种失真成为完全重建系统，但传统方法设计的

功率对称滤波器组完全重建的精度不高，本章提出的全相位功率对称FIR完全

重建锄F组可以大大提高重建精度，重建精度提高的根本原因是全相位半带滤

波器的频率响应无过冲，可以得到高精度的谱分解，这是本文的另一个创新点。

全相位功率对称FIR完全重建QMF组也是一种正交小波滤波器组。最后本章介

绍了M通道QMF组的完全重建的充分必要条件及其应用，并以实例形式给出树

形滤波器组和小波包滤波器组之间的区别和联系。传统的树形滤波器组强调各

子带的过渡带陡峭，通带和阻带纹波小，而小波包滤波器组强调小波的消失距。

虽然二者的设计思路不同，但都属于完全重建FIR滤波器组这个范畴。

第三章介绍了仿酉完全重建滤波器组，它是最大抽取完全重建滤波器组的

一种特例。文中首先介绍仿酉矩阵的概念及其几个基本的仿酉系统，然后着重

介绍了二通道仿酉PR QMF组的特性及其格形实现。仿酉特性是格形结构存在的

107



第七章全文总结

基础，也保证了滤波器组的完全重建性。格形实现为完全重建QMF组提供了新

的没计思路，即基于格形结构的优化设计法。基于格形结构的优化设计法尤其

适用于M通道完全重建QMF组的设计，文中给出了二通道和三通道仿酉完全滤

波器组的设计方法和设计实例。值得指出的是箔二章中的功率对称FIR完全重

建QMF组虽然是从不同的角度推导出的，但它也具有仿酉特性及其相应的格形

实现结构。格形结构优化法设计的仿酉完全重建滤波器组的最大优点是格形系

数量化不影响系统的完全重建特性，但这种方法也有不好的一面，即优化为高

度非线性优化，实现极为复杂，不易得到收敛解．原作者设计出一些格形系数，

建议查表使用。

第四章介绍了一种具有线性相位特性的二通道完全重建鳓F组及其格形实

现结构。格形结构中每一级的低通和高通传递函数互为厄密特像，这是这种线

性相位完全重建QMF组最为显著的特点。这种滤波器组同样要用基于格形系数

的优化法设计，只是目标函数的选取与第三章中的目标函数有所不同。FIR线性

相位完全重建QMF组还有其他格形实现结构，更一般的结论见文献

[89，9t，92，93]。

第五章介绍了基于余弦调制的FIR完全重建滤波器组。余弦调制FIR完全

重建滤波器组是材通道完全重建QMF组的最为简单的一种设计方法，它的M个

分析滤波器由一个原型滤波器只(z)经余弦调制产生，在优化设计时只有Po(Z)的

系数需要优化。即使斥(z)具有线性相位特性，一般来说余弦调制分析滤波器不

具有线性相位特性。如果放弃只(=)的线性相位特性，余弦调制滤波器组还会有

其他优越性。余弦余弦调制FIR完全重建滤波器组和第三、四章中的完全重建

滤波器组都需要用优化法设计，虽然他们都各有优点，但共同的缺点是设计过

程极为复杂。值得注意的是M通道(M≥3)完全重建QMF组可以用仿酉格形系

数优化法和余弦调制滤波器组实现，这两种方法得到的滤波器组各子带的通带

区域不同。

第六章介绍了加窗傅里叶变换和小波变换作时频分析的区别和联系。文中

分析了加窗傅里叶变换如何用滤波器组实现。小波变换是时频分析的有力工具，

但它不适合分析线性charp信号。本章提出的全相位M带滤波器用于线性charp

信号的时频分析取得良好的效果，这是本文的第三个创新点。最后本章阐述了

离散小波变换和FIR完全重建滤波器组之间的联系。文中指出正交小波滤波器

组也是一种功率对称F1R完全重建QMF组，其中仅有Harr小波产生的正交小波

滤波器组具有线性相位特性，所有双正交小波滤波器组都是具有线性相位的完

全重建滤波器组。小波滤波器组只是完全重建滤波器组的一个子集，其设计方

法和设计指标与前几章中的滤波器组不同。
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