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Расчёт узкополосных низкочастотных фильтров с конечной импульсной характеристикой

Ланнэ А.А., Меркучева Т.В., Солонина А.И.

Санкт-Петербургский Государственный Университет Телекоммуникаций им. проф. М.А. Бонч-Бруевича

В этой докладе рассмотрены цифровые фильтры, называемые интерполированными фильтрами с конечной импульсной характеристикой (ИКИХ фильтры), использование которых позволяет создавать узкополосные фильтры низких частот (ФНЧ) с существенно уменьшенной вычислительной нагрузкой, и, соответственно, более простые по сравнению с традиционными фильтрами с конечной импульсной характеристикой (КИХ фильтры).

In this report the digital filters named interpolated filters with the final pulse characteristic (IFIR filters) which use allows to create narrow-band filters of low frequencies  about essentially reduced computing loading, and, accordingly, more simple are considered in comparison with traditional filters with the final pulse characteristic (FIR filters).
Фильтры с конечной импульсной характеристикой (КИХ фильтры) являются важным классом цифровых фильтров. Традиционные КИХ фильтры N порядка появились в цифровой обработке сигналов  (ЦОС) в начале 1970-ых и с тех пор нашли своё применение во многих приложениях [1]. Способность КИХ фильтров предоставлять гарантированную устойчивость и строго линейную фазо-частотную характеристику (ФЧХ), наряду с доступным аппаратным обеспечением, сделали данный тип фильтров темой большего количества  статей.

В докладе рассмотрены ИКИХ фильтры; показано, как может быть уменьшена вычислительная нагрузка узкополосного фильтра с линейной ФЧХ, приведён пример расчёта ИКИХ фильтра, выбор параметров, представлены графики, иллюстрирующие работу фильтра. 

В основу метода положены материалы [1,2], в которых использовано преобразование требуемого узкополосного ФНЧ к фильтру-прототипу с последующей заменой каждого элемента задержки (обозначение «Z») на М элементов задержки (обозначение «Z-М»). В результате,  получен многополосный фильтр, в котором нижняя полоса пропускания (ПП) соответствовала требуемой полосе пропускания узкополосного ФНЧ фильтра, а лишние ПП  исключались  с помощью маскирующего фильтра. Таким образом, была получена схема из двух каскадно включённых фильтров, общее количество элементов которых существенно меньше, чем у фильтра, рассчитанного по исходным требованиям  классическими методами, включая и методы оптимального синтеза.

Принципы построения интерполированных фильтров с конечной импульсной характеристикой

На рис. 1 приведёна схема формирующего фильтра. Таким образом, импульсная характеристика (ИХ) полученного фильтра –  в М раз растянутая ИХ фильтра-прототипа, а амплитудно-частотная характеристика (АЧХ) – в М раз сжатая АЧХ фильтра-прототипа.
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Рис. 1

Фильтр-прототип представлен в Z-области своей передаточной функцией (ПФ):

Hпр(z)=
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где N – длина импульсной характеристики. При замене в (1) z на 
z-M, была получена ПФ формирующего фильтра: Hмн(z)=
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Амплитудно-частотная характеристика фильтра-прототипа представлена на рис. 2,а, рис 2,b – АЧХ формирующего фильтра. Повторяющиеся полосы пропускания в │Hмн(f) │ принято называть репликами основной АЧХ, или просто репликами.

Для устранения реплик после формирующего фильтра установлен фильтр, названный маскирующим (рис. 2, с) который является фильтром НЧ и выделяет только требуемую полосу пропускания (рис. 2, d).

Результирующая АЧХ выражается как │Hрез(f) │=│Hмн(f) │·│Нмаск(f) │

(3)
В итоге, ИКИХ фильтр представлен в виде каскадного фильтра, структурная схема которого показана на рис. 3.
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Рис. 2
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Рис. 3

Для вычисления коэффициентов формирующего и маскирующего фильтров, необходимо было определить их параметры.

Определение параметров фильтра-прототипа и маскирующего фильтра. 
Определение коэффициента М

Пусть fpass- правая граница полосы пропускания, fstop  -левая граница полосы задерживания и  ftrans = fpass - fstop, тогда базовые частоты фильтра-прототипа определяются как:

fпр-pass=M·fpass
(4а),

fпр-stop=M·fstop
(4б),

fпр-trans=M ftrans =M·(fstop -fpass)
(4в)
Частоты маскирующего фильтра при этом будут

fма-pass= fpass
(5а),

fма-stop=
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Выбор оптимального коэффициента М

Максимальное значение коэффициента М можно получить, опираясь на рисунок 2,b.Частота Fs/М- fstop не должна быть меньше, чем fstop. Из этого условия определено максимального значения М: Ммах=
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Таким образом, приемлемый коэффициент расширения – это целое число в диапазоне 2 ≤ М ≤ Ммах. При практическом использовании возникает задача выбора М из числа допустимых значений. Экспериментально показано, что кривые, представляющие зависимость порядков фильтров от коэффициента М, имеют один минимум. Следовательно, оптимальное значение М можно искать, используя одномерный поиск унимодальной функции.

Определение допусков в полосах пропускания и задерживания

Максимальное значение допуска в полосе пропускания – это результат реакций интерполированного и маскирующего фильтров: 1+δрез=(1+δмн)·(1+δма)=1+δмн+δма+δмн·δма.


(7)
При малых значениях δинт и δма, слагаемым δинт·δма можно пренебречь, и мы получаем δИКИХ=δинт+δма
         (8)
Таким образом, при синтезе формирующего и маскирующего фильтров, предусмотрительно будет сделать одинаковые допуски, равные половине конечного значения δмн=δма≈δрез/2.
(9)
Ослабление в полосе задерживания для обоих каскадно соединённых фильтров должно быть равно требуемому ослаблению, так как происходит наложение их полос пропускания и задерживания в области, которая для синтезируемого фильтра является строго полосой задерживании
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Рис. 4

Использование фильтров с симметричными характеристиками (ФСХ) для синтеза 
ИКИХ фильтров

Дальнейшее уменьшение порядка результирующего фильтра возможно, если маскирующий фильтр представить в виде каскадного соединения двух фильтров с симметричными АЧХ: низкочастотного и режекторного (рис. 5). Теория этих фильтров основана на лемме С. Н. Бернштейна [3] и изложена в [4].
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Рис. 5

Амплитудно-частотные характеристики представлены на рис. 6 (рис. 6, а – АЧХ результирующего маскирующего фильтра, рис. 6, b – маскирующего НЧ ФСХ, рис. 6, с – маскирующего  РФ ФСХ).
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Рис. 6

Преимущества использования ФСХ удобно проследить на примере.

Пример расчёта фильтра

Требования к фильтру.

Частота дискретизации 2000 Гц. Полоса пропускания фильтра [0 – 15] Гц, полоса задерживания [25 – 1000] Гц. Неравномерность в ПП и ПЗ 0,0001 раз.

Расчёт фильтров производится с помощью программы MATLAB 7.1; описания алгоритмов работы с данной программой приведены в [5] и [6].

Традиционный фильтр с такими характеристиками имеет длину 941.

Рассмотрим реализации ИКИХ фильтра и ИКИХ фильтра с ФСХ.

Синтез интерполированного фильтра с конечной импульсной характеристикой

При заданных требованиях максимальное значение коэффициента М равняется 40 (по формуле 6).

М
9
10
11
12
13

форм.

фильтр
fp, Гц
135
150
165
180
195


fs, Гц
225
250
275
300
325


элементы
110
99
90
83
77

маск.

фильтр
fp, Гц
15


fs, Гц
197,2
175
156,8
141,7
128,8


длина
57
61
69
77
85

общее количество элементов
167
160
159
160
162

Оптимальное значение М равно 11.

Получается, что при использовании ИКИХ фильтра выигрыш в количестве умножителей составляет 592,0%, а проигрыш по длине – 12,5% по сравнению с традиционным.

Синтез интерполированного фильтра с использованием фильтров с симметричными 
характеристиками

М
11
12
13
14
15

форм.

фильтр
fp, Гц
165
180
195
210
225


fs, Гц
275
300
325
350
375


элементы
90
83
78
71
67

маск. РФ 
71/37
79/41
87/45
95/49
106/55

маск. НЧ
14
11
11
11
10

общее число  элементов
141
135
134
131
132

Оптимальным является значение М равное 14.

Получается, что при использовании  ИКИХ фильтра с ФСХ выигрыш в количестве умножителей составляет 718%, а проигрыш по длине – 16,8% по сравнению с традиционным.

Результирующие АЧХ фильтров одинаковы. Но при сравнении данных методов видно, что фильтр, где используются ФСХ, проигрывает обычному ИКИХ фильтру 11,8% от длины, и выигрывает 126,3% по общему количеству умножителей.

Сравнение примеров для разной ширины полосы расфильтровки (при изменяющейся частоте ПЗ)

f0, Гц

fp, Гц

fs, Гц

Fs/2, Гц
0

15

20

1000
0

15

25

1000
0

15

30

1000
0

15

35

1000
0

15

40

1000
0

15

45

1000

традиционный фильтр

длина
1868
941
630
462
377
311

двухкаскадный фильтр

количество

элементов
231
159
129
113
103
86

длина
2064
1059
723
561
463
384

М оптим.
14
11
10
9
9
9

трёхкаскадный фильтр

количество

элементов
188
131
109
96
89
82

длина
2102
1170
754
598
449
383

М оптим.
17
14
12
12
10
8

процентное соотношение

по элем.
2ух
808,6%
592,0%
488,4%
408,8%
366,0%
361,6%


3ёх
993,6%
718,3%
578%
481,3%
423,6%
379,3%

по длине
2ух
10,5%
12,5%
14,8%
21,4%
22,8%
23,5%


3ёх
12,5%
16,8%
19,7%
29,4%
30,5%
23,2%

На рис. 7 представлена зависимость М оптим. от ширины полосы расфильтровки. На рис. 8 – зависимости длин фильтров от ширины полосы расфильтровки. На рис. 9 – зависимости количества умножителей от ширины полосы расфильтровки.

Из графиков видно, что при любой ширине полосы расфильтровки, выгоднее всего, по количеству умножителей, использовать ИКИХ фильтр с ФСХ
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Рис. 7
Рис. 8
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Рис. 9
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ВАРИАЦИЯ ИСХОДНЫХ ПАРАМЕТРОВ В СИНТЕЗЕ СОВЕРШЕННЫХ БАНКОВ РЕШЕТЧАТЫХ КИХ-ФИЛЬТРОВ БЕЗ УМНОЖИТЕЛЕЙ

Мингазин А.Т.

РАДИС Лтд, Россия, Москва, Зеленоград, 124460, а/я 20.

Тел./факс. (095) 535-35-13, e-mail: alexmin@orc.ru

Реферат. Предложен алгоритм вариации исходных параметров для синтеза совершенных банков решетчатых КИХ-фильтров без умножителей. На конкретном примере показано, что алгоритм приводит к результатам сравнимым с известными, но требуется значительно меньшее количество оценок решений с дискретными коэффициентами. 

1. Введение. Банки фильтров или системы анализа/синтеза, для которых выходной сигнал представляет собой задержанную копию входного сигнала, т.е. свободен от амплитудных и фазовых искажений, а также от погрешности наложения, называют совершенными или банками с полным восстановлением входного сигнала [1]. 

Совершенные двухканальные банки могут быть спроектированы на основе решетчатых КИХ-фильтров [1]. Cвойство совершенности банков решетчатых КИХ-фильтров структурно обусловлено. Квантование их коэффициентов сказывается только на частотные характеристики фильтров анализа и синтеза, и не влияет на всю систему анализ/синтез.

Для СБИС-исполнения очень экономичны банки фильтров без умножителей, когда все  умножители в решетчатых фильтрах заменяются сумматорами и элементами сдвига. При этом для уменьшения сложности  и повышения быстродействия банка фильтров важно на этапе его синтеза минимизировать полное число сумматоров, включающее сумматоры самой структуры фильтров и сумматоры, заменяющие умножители. Для этой цели в работе [2] использовался  неполный перебор нелинейно квантованных коэффициентов. В зависимости от требований к банку фильтров данный метод может потребовать сотни миллионов оценок решений с дискретными (квантованными) коэффициентами. Тем не менее, в [2] для конкретного примера получены результаты сопоставимые с достигнутыми [3], но за более короткое время.

В данной работе для решения задачи синтеза совершенных банков решетчатых КИХ-фильтров без умножителей предложен алгоритм вариации исходных параметров (ВИП), характеризующийся малым числом оценок решений с дискретными коэффициентами.

2. Синтез в области непрерывных коэффициентов. Для совершенного двухканального банка решетчатых фильтров необходимо синтезировать лишь один КИХ-фильтр нижних частот с несимметричной ИХ и передаточной функцией 
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. На рис.1 приведена структура решетчатого фильтра для двухканального банка анализа. Нечетный порядок фильтра равен 2N-1. Обычно интерес представляет АЧХ фильтра.
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Рассматриваемые решетчатые фильтры обладают свойством дополнения по мощности, которое структурно обусловлено [1]. Поэтому достаточно получить желаемое ослабление АЧХ в полосе задерживания, т.к. неравномерность в полосе пропускания однозначно связана с этим ослаблением. На сегодняшний день не существует аналитического решения этой задачи.

Один из подходов [4] учитывает то, что передаточная функция вида 
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 соответствует полуполосному фильтру нижних частот с симметричной ИХ и удвоенным порядком равным 2(2N-1). В начале определяют коэффициенты этого фильтра, а затем выполняют спектральную факторизацию H(z) с целью получения  
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соответствуют прямой форме фильтра. Для синтеза H(z) используют алгоритм взвешенной чебышевской аппроксимации [5], а для последующей факторизации - кепстральный метод [6]. Далее полученные коэффициенты 
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 пересчитывают в коэффициенты решетчатой структуры
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, i=0,1,…,N-1 (см. рис.1). Скорость выполнения факторизации определяется числом точек прямого и обратного БПФ. В [6] рекомендуется выбирать это число 
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Для факторизации передаточной функции H(z) полуполосного фильтра с помощью упомянутого кепстрального метода представим ее в виде 
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передаточная функция вспомогательного полуполосного фильтра с уровнем пульсаций АЧХ 
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от 1 в полосе пропускания и 
[image: image24.wmf]'

d

+

от 0 в полосе задерживания, r > 0. 

Нетрудно убедиться, что при r=
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 уровни пульсаций фильтров с H(z) и 
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 связаны как 
[image: image27.wmf])

1

/(

2

'

'

d

+

d

=

d

. Оба фильтра имеют одинаковые полосы.

Выражение (1) совпадает c выражением из [6] при r=
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. Слагаемое 
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введено в (1)  для корректного использования кепстрального метода. В [6] для этой цели использовано умножение импульсной характеристики фильтра с H(z) на  экспоненциальную последовательность. С уменьшением r растет смещение нулей функции H(z) с единичной окружности и ослабление в полосе задерживания  уменьшается. Установлено, что параметр r требует подбора с целью получения максимального ослабления для фильтра с 
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3. Синтез совершенных банков КИХ-фильтров без умножителей. Метод ВИП требует предварительного выяснения функциональной зависимости коэффициентов фильтра от исходных параметров. Коэффициенты полуполосных КИХ-фильтров прямой форы являются функциями двух параметров [7]: граничной часты (любой из двух) и масштабного множителя. Однако коэффициенты решетчатых фильтров на рис.1 определяются лишь граничной частотой. Таким образом, в случае решетчатой структуры ВИП сводится к вариации одного параметра.

Проведенные исследования показывают, что результаты синтеза решетчатых фильтров с квантованными коэффициентами могут быть дополнительно улучшены, если использовать вариацию параметра r, введенного в (1) для смещения нулей  
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. От значения этого параметра зависят все коэффициенты решетчатой структуры, как от масштабного множителя зависят все коэффициенты в КИХ-фильтре прямой формы.

С учетом изложенного задачу синтеза совершенного банка решетчатых КИХ-фильтров без умножителей с помощью метода ВИП можно сформулировать как  
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- полное число сумматоров, включающее структурные сумматоры и сумматоры, заменяющие умножители на коэффициенты фильтра; 
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 - уровень пульсаций АЧХ в полосе задерживания, а 
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- его заданное предельно допустимое значение; 
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- вектор исходных параметров; S(p) - область изменения исходных параметров; 
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 и 
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 - граничные частоты полосы пропускания и задерживания, нормированные относительно частоты дискретизации, и связанные соотношением 
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; символ ~ означает соответствие квантованию коэффициентов.

Предполагается, что АЧХ нормирована относительно максимального значения в полосе пропускания. Оценка уровня пульсаций выполняются на дискретном наборе частот f в заданной номинальной полосе задерживания от 
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до 0,5. Номинальная граничная частота 
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Будем использовать представление коэффициентов в каноническом знако-разрядном коде квантованных с шагом q = 2-M и с ограниченным числом ненулевых бит m. Здесь M длина слова дробной части коэффициентов. Ненулевой бит равен +1 или -1. Представление с m ненулевых бит эквивалентно нелинейному квантованию коэффициентов. Под таким квантованием будем понимать округление коэффициентов до ближайшего числа, содержащего m ненулевых бит.  

Вектор коэффициентов является некоторой неявной вектор-функцией исходных параметров 
[image: image45.wmf]α

 =F(p) и каждому значению вектора квантованных коэффициентов соответствует подобласть вне или внутри S(p) с определенными значениями 
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 и 
[image: image47.wmf]d

~

. Число подобластей в S(p) ограничено и уменьшается с увеличением q и уменьшением m. Подобласти имеют разные размеры и формы. Сформулированная задача заключается в обнаружении подобласти, для которой имеет место (2). Это обнаружение автоматически определяет искомый вектор квантованных коэффициентов.  

Возможная процедура поиска решения задачи (2) подобна алгоритмам, описанным в [7], и заключается в следующем. Задаются значений M и m. Варьируется параметр 
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 в диапазоне 
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 EMBED Equation.3  [image: image50.wmf]£



 EMBED Equation.3  [image: image51.wmf]1
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 EMBED Equation.3  [image: image53.wmf]max
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. Шаг изменения 
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адаптируется так, чтобы перебрать все возможные решения в этом диапазоне для выбора из них допустимых вариантов с 
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.  Эта процедура выполняется для каждого значения r из диапазона 
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c заданным шагом. Далее выбираются решения с минимальным числом 
[image: image57.wmf]S

. Если допустимые решения отсутствуют, то значение M или m увеличиваются на единицу и процедура поиска повторяется.

4. Пример синтеза. Требования к двухканальному банку фильтров:
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2N-1=21. Здесь 
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Для решения с непрерывными коэффициентами 
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a

=47,66дБ. Заметим, что в [2] указано 
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a

=47,85 дБ. В табл. 1 приведены результаты синтеза, полученные для  M=8 и 9 и m
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3 с помощью алгоритма ВИП, алгоритма [2] и метода простого округления (ПО) коэффициентов при r=10. Здесь же даны значения параметров 
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и r, для которых найдены эти решения. 

Таблица 1. 

Алгоритм
M
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[3]
8
-
44,92
52=22+15
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-


9
-
45,19
56=22+17
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2
285 531 616

ВИП
8
0,17774; 1,5
44,41
52=22+15
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44,94
54=22+16
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0,18053; 3
45,01
56=22+17
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39,83
56=22+17
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В [2] для M=9 получено 
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=45,78 дБ, однако расчет по коэффициентам из [2] дает значение
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=45,19 дБ, которое и приведено в табл.1. Число 
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показано суммой двух слагаемых, первое из которых соответствует числу структурных сумматоров, а второе - полному числу сумматоров, заменяющих все пары умножителей (см. рис.1).

Как при M=8, так и при M=9 алгоритм ВИП в сравнении с алгоритмом из [2] дает идентичные значения полного числа сумматоров 
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 и несколько меньшие значения ослабления 
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, но при много меньшем количестве оценок вариантов с дискретными коэффициентами K. При M=8 приведено еще одно решение, которое несколько лучше найденного в [2] по 
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, но уступает ему по 
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 на два сумматора. Решению c 
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=45,01дБ из табл.1 соответствуют следующие коэффициенты:
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Диапазоны изменения параметров в предложенном алгоритме для данного примера следующие: 
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(при M=8), 
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(при M=9) с адаптивным шагом для каждого из этих диапазонов и 
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 с шагом 0,5. Для выполнения факторизации в алгоритме использовалось 512 точечное БПФ.

5. Заключение. Известные алгоритмы синтеза совершенных банков решетчатых КИХ-фильтров без умножителей, основанные на методе вариации коэффициентов требуют больших вычислительных затрат. В данной работе был рассмотрен алгоритм вариации исходных параметров. В алгоритме варьируются всего два параметра, тем не менее, для рассматриваемого примера синтеза он приводит к решениям сопоставимым с полученными ранее с помощью неполного перебора, и требует много меньшего числа (789 вместо 285 531 616) оценок целевой функции с дискретными коэффициентами.
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VARIATION OF INITIAL PARAMETERS IN DESIGN OF MULTIPLIERLESS PERFECT RECONSTRUCTION LATTICE FIR FILTER BANKS

Mingazin A.

RADIS Ltd, Russia, Moscow, Zelenograd, 124460, POB 20.
Tel./fax (095) 535-35-13, e-mail: alexmin@orc.ru
A filter bank or otherwise an analysis /synthesis system refer to the perfect reconstruction (PR) filer bank when its the output signal is a delayed version of the input signal [1], i.e. the output signal is free from magnitude, phase and aliasing distortions. The PR filer banks can be designed on the base of lattice FIR filters [1]. The PR property of these filters is structurally ensured, i.e. the perfect reconstruction of the input signal is guaranteed by the lattice structure. In this case coefficient quantization will affect on the magnitude responses of analysis and synthesis filters only and will not on all analyses/synthesis system.

For two-channel PR lattice filter banks it is necessary to design the only asymmetric impulse response low-pass filter. Usually the filter magnitude response is interested. The PR lattice filters satisfies the power complementary property, which structurally ensured. Therefore it is enough to obtain the required stopband attenuation.
For VLSI implementation multiplierless lattice filter banks are very economic. In such banks all multipliers are replaced by adders and shift elements. Thus in order to reduce the complexity and to increase of speed of filter bank it is important to minimize the total number of adders including adders of the filter structure and adders, replacing multipliers.

For this purpose in [2] it was used an incomplete enumeration of discrete filter coefficients. Spaces of feasible change of the coefficients are defined preliminary using a nonlinear optimization procedure. Depending on the requirements to filter banks the method can demand hundred millions evaluations of solutions with discrete coefficients. Nevertheless, an example from [2] results in solutions with a performance comparable with those ones achieved in [3] but for shorter time.

In this work for design of the multiplierless PR lattice filter banks the algorithm of a variation of initial parameters (VIP), similar described in [4], is proposed. In the algorithm only two parameters are variable. Nevertheless, for examined example of design it results to the solution comparable with this one obtained in [2], and demands a lot of smaller number (789 instead of 285 531 616) of evaluations of a cost function with discrete coefficients. For the analysis bank (Fig.1b in [3]) the obtained filter coefficients by the VIP algorithm are 
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. The stopband attenuation is 45.01 dB, the passband and stopband edges are 0.18 and 0.32 respectively and the sampling frequency is 1.
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