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� � 摘 � 要: � 本文提出了一种新的正交和双正交完全重构 M 带滤波器组的设计方法.这种方法是建立在多项式分

解基础之上,可在无约束条件下设计, 所设计的滤波器组具有结构化完全重构特点, 对于双正交滤波器组还可以方便

设计系统时延.和已有的方法相比, 新方法具有低设计复杂度特点. 文中还描述了设计过程,最后给出了设计例子和结

果.

关键词: � M 带滤波器组; 晶格结构; 完全重构

中图分类号: � TN713� � � 文献标识码: � A � � � 文章编号: � 0372�2112 ( 2002) 07�0970�04

Design for PR M�channel Filter Banks Without Constraint

SHI Guang�ming, JIAO Li�cheng
( Key Laboratory for Radar Signal Processing , Xidian University , Xi� an, Shaanxi 710071, China)

Abstract: � This paper proposes a new method for designing orthogonal and biorthogonal M�channel structurally perfect recon�
struction ( PR) Cosine�Modulated filter banks ( CMFB) without constraint. To guarantee condition of CMFB PR and adjust overall input

- output delay, the structure based on the lifting scheme is used in proposed method. The new method is superior to existed methods in

low design complexity. Finally some examples are given to illustrate the method.
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1 � 引言
� � 数字滤波器组在频域中分解一个信号成为多个子带信
号,然后在不同的子带变换处理,编码和传送.这种原理在语

音编码,图像变换, 回声消除[1] ,延时估计[ 2]和数字通信有特

别广泛的应用.分解和最终合成过程是用被称为分析�合成的

滤波器完成, 如图 1 所示. 在图 1 中, H i ( z ) 被称为分析滤波

器, F i ( z )被称为合成滤波器, �M 和 � M 分别表示下采样器

和上采样器 ,用于改变采样速率.系统完全重构, 即系统的输

入输出有 x̂ ( n) = x ( n - k ) ,是 M 带滤波器组的最主要的要

求,其次是尽可能少的系统延时,而且滤波器 H i ( z )和 Fi ( z )

要有良好的频率特性.

图 1 � M 带均匀滤波器组

由于低设计复杂度和高实现效率, 余弦调制( CM )是目前

设计的完全重构 M 带滤波器组最常用的方法, H i ( z )和 F i ( z )

可由同一个原型滤波器经余弦调制获得, 所设计的滤波器组

被称为余弦调制滤波器组( CMFB) . 正交的 CMFB 首次在文献

[ 3]提出, 因为滤波器组是正交的,所以系统时延是固定的, 等

于 N- 1( N是分析滤波器的长度) .许多学者也研究了双正交

CMFB[ 4, 5] , 双正交的 CMFB 一个特点是可以实现系统低时延.

在正交的完全重构 CMFB中, 其原型滤波器是线性相位的, 可

以用无损的晶格结构实现, 用无约束的非线性优化方法设计.

由于晶格系数变量和目标函数之间有很强的非线性关系, 一

般很难找到最佳目标结果. 双正交 CMFB 的原型滤波器是非

线性相位的, 一般用带有约束的非线性优化设计, 优化变量是

原型滤波器的系数, 用完全重构作为约束条件. 在进行优化

时, 约束条件是在一定的精度下得到满足, 所设计的滤波器组

是近似完全重构的. 为了解决这些问题,我们利用多项分解算

法, 提出了一种新的设计算法,将双正交 CMFB 设计转化无约

束的非线性优化, 得到真正完全重构的滤波器组, 而优化的变

量仍是原型滤波器的系数,这样可以降低设计复杂度.

2 � 理论分析

� � CMFB 的M 带均匀分析滤波器 hk( n)和合成滤波器f k( n)

可以由同一个原型滤波器 p ( n)获得[ 3,4] ,

hk ( n) = p ( n) cos[
�
2M

(2l+ 1) ( n-
N- 1
2

) + (- 1) l
�
4
] (1)
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f k( n) = p ( n)cos[
�
2M

(2l + 1) ( n-
N- 1
2

)- ( - 1) l
�
4
] (2)

其中 l = 0, 1, ∀, M- 1, n= 0, 1, ∀, N - 1, N 是 p ( n)的长度.

� � 令

P( z ) = #
N- 1

n= 0

p ( n) z - n= #
2M- 1

j = 0

z - jGj( z
2M ) (3)

如果 Gk( z ) G2M- k- 1( z )+ GM+ k( z ) GM - k- 1( z ) = C∃ z - d ,

k= 0, 1, ∀, M/ 2- 1� � (4)

c 为非零的任意实常数, N = 2mM ( m 是正整数) , d 为小于

2m- 1 的正整数,系统时延为 D= 2( d+ 1) M- 1,那么所设计

的 M 带均匀滤波器组是完全重构的. 如果 p ( n )是线性相位

的,则得到正交 CMFB, 并且 d = m - 1. 如果它是非线性相位,

则得到双正交 CMFB[ 5, 7] , 0� d� 2m- 1. 对于正交 CMFB, 其

原型滤波器 p ( n)可用无损晶格结构实现[ 3] . 而对于双正交则

不然.由式(1)、(2)可知 hk ( n)和 f k ( n )的频率特性完全取决

于 p ( n) ,所以 CMFB 的设计方法是针对低通的原型滤波器 P

( z )建立目标函数, 即:

� = %
�

 
S

| P( ej ) | 2d (5)

式中  s 是原型滤波器的阻带截止频率, (�/ 2M �  S< �/ M ) ,

对其系数进行优化. 对于正交的 CMFB ,可用晶格系数 !ij为变

量,将 !ij换算成 p ( n) ,这样就可以用无约束的非线性优化方

法使得 � 最小.这样做的结果是滤波器组总是完全重构的,

但由于 !ij和 � 之间有很强的非线性,所以不容易得到最佳的

结果
[ 3]
.而对于双正交, 就以 p ( n)的所有系数为变量, 在条件

( 4)约束下,用约束的非线性优化方法使目标函数 � 最小. 当

然,正交的 CMFB 也可也用约束的非线性优化方法设计, 所得

到的滤波器组是近似完全重构.

3 � 分解设计方法
� � 将式(4)改写为矩阵形式:

det( Gk( z ) ) = Cz - d (6)

其中 Gk ( z ) =
Gk( z ) GM- k- 1( z )

- GM + k( z ) G 2M - k- 1( z )
, k= 0, 1, ∀,

M / 2- 1[ 6~ 8] .

如果 p ( n)长度 N = 2mM( m 是正整数) ,那么每个 Gk( z )长度

L= m.分别对 { Gk ( z ) , - GM+ k }和{ GM - k- 1 ( z ) , G2M- k- 1}用

Euclid算法分解
[ 7~ 9]

, 有

Gk( z )

- GM+ k ( z )
= &

n
k

i= 1

q ( k)i ( z ) 1

1 0

a ( k) z - m
( k )

0

b( k) z - m
( k)

1

(7)

GM- k- 1( z )

G2M- k- 1( z )
= &

n
k

i= 1

q ( k)i ( z ) 1

1 0

c ( k) z - m
( k )
0

d ( k) z - m
( k)

1

(8)

其中 a ( k) ∋ d ( k)- c ( k) ∋ d ( k) = ( - 1) nk- 1C, m ( k)
0 + m ( k)

1 = d ,

m ( k)
0 , m ( k)

1 都是正整数,所以

Gk( z ) =
Gk( z ) GM- k- 1( z )

- GM+ k ( z ) G2M- k- 1( z )

= &
n
k

i= 1

q ( k)i ( z ) 1

1 0

a
( k)
z
- m( k )

0 c
( k)
z
- m ( k)

0

b ( k) z - m
( k )
1 d ( k) z - m

( k )
1

(9)

如此分解, det( Gk( z ) ) = Cz - d和 q ( k)i ( z )的取值无关, 也就是

说这种形式的分解, 滤波器组的完全重构的特性对 q ( k)i ( z )有

很强的鲁棒性( robustness) . 一对{ Gk ( z ) , GM+ k }可以用图 2 所

示的梯形结构实现[ 8] . 从式 ( 9) 可以发现 , { GM- k- 1 ( z ) ,

G2M- k- 1}可以用{ Gk ( z ) , - GM + k }表示, 所以构成 p ( n )的一

半系数可以用另一半系数和 M/ 2 个参数表示. 这样, 我们提

出一种新的设计方法, 以 p ( n)的一半系数和 M/ 2 个参数为

变量, 式(5)为目标函数, 用传统的无约束多维非线性优化方

法, 例如单纯形 (Nelder�Mead simplex)法优化, 寻找最佳解. 由

于被优化的变量是 p ( n)的系数, 所以优化变量和 � 之间的

非线性关系不如前节所述的!ij和 � 之间那样强, 而且这样设

计的结果是完全重构的 .设计步骤如下:

(1)给出优化变量的初始值 Gk( z ) , GM+ k( z )和 c ( k) , ( k=

0, 1, ∀, M / 2- 1)

(2)按式(7)分解{ Gk( z ) , - GM+ k}得到 qi ( z ) , 按式( 8)的

逆过程构造{ GM- k- 1( z ) , G2M- k- 1}

(3)按式( 3)计算 P( z )

(4) 计算目标函数式( 5)

(5) 如果 � 不是最小, 则按单纯形法,修改变量, 回到第

(2)步; 如果 � 达最小,则结束计算.

优化变量的初始值按下面方法得到,

(1)选择原型滤波器长度 N= 2mM,阻带截止频率  s , 系

统增益 C 以及延时参数d

(2)用 MatLab 按参数 N 和  s 设计低通 FIR滤波器 P( z )

(3)按式(3)计算分量 Gk ( z ) , 按式( 7)和( 8)做分解, 取一

半的 Gk( z )和 c ( k)作为优化初始值

如果我们令 d= m - 1, 也就是正交的 CMFB ,那么这种设

计方法同样也适用. 和用文献[ 3]中的晶格实现的无约束设计

方法比, 完全重构特性一样,但优化的非线性程度下降;和带

约束非线性优化方法相比, 完全重构特性有本质的改进; 对于

正交 CMFB ,由于 p ( n)是对称的,也只优化一半的 p ( n)系数,

所以在设计复杂度上没有改进, 但对于双正交 CMFB, 优化变

量数减少.

图 2 � 梯形结构实现的{ Gk( z ) , GM + k}

4 � 设计算法的复杂度分析
� � 表 1 给出本文的设计算法和文献[ 3, 4, 5]的方法对比:

表 1� 性能对比

优化

变量数

优化

方式
设计结果特性

本文设计

方法
N/ 2

无约束普通

非线性优化

完全重构的, 可用晶格结构

实现,方便任意延时设计

文献[3]

设计方法
N/ 2

无约束强

非线性优化

完全重构的, 可用晶格结构

实现,不便任意延时设计

文献 [ 4, 5 ]

设计方法
N

带约束普通

非线性优化

近似完全重构的 * , 非晶格

结构实现,便任意延时设计
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(表中 * 近似的程度取决与约束条件满足度, N 是滤波器 p ( n) 的长

度)

5 � 设计例子和结果
� � 例 1:四通道 FIR双正交的 CMFB, N = 2mM = 2∋ 5∋ 4=

40,延时参数 d= 3, 有

G0 ( z ) G3( z )

- G4( z ) G7( z )
= &

3

i= 1

q (0)i ( z ) 1

1 0

a ( 0) z - 1 c ( 0) z - 1

b( 0) z - 2 d ( 0) z - 2

k= 0

G1 ( z ) G2( z )

- G5( z ) G6( z )
= &

3

i= 1

q (1)i ( z ) 1

1 0

a ( 1) z - 1 c ( 1) z - 1

b
( 1)
z
- 2

d
( 1)
z
- 2

k= 1

需要优化变量数为 N/ 2+ 2= 22.在表 2 中给出了详细的

分解系数, 图 3( a)是原型滤波器的频率特性曲线, 图 3( b )和

( c)分别是 4 通道分析与合成滤波器组的频率特性曲线.

例 2:五通道 FIR正交的 CMFB, N = 2mM= 2 ∋ 3∋ 5= 30,

延时参数 d= 1,此时, M= 5,那么式(4)变为三个等式 ( k= 0,

1, 2) ,

G0( z ) G9( z ) + G5( z ) G4 ( z )= Cz - d (10a)

G1( z ) G8( z ) + G6( z ) G3 ( z )= Cz - d ( 10b)

G2( z ) G7( z ) + G2( z ) G7 ( z )= Cz - d (10c)

表 2� 四通道双正交滤波器组的原型滤波器分解系数及滤波器组相关因子

q (1)1 q ( 1)2 q ( 1)3 q (1)4 q (1)5 q ( 2)1 q ( 2)2 q (2)3 q (2)4 q ( 2)5

z 1 1 7629e- 4 - 3. 9869e+ 1 3. 5205e- 3 1. 1552e+ 1

z 0 3. 7174e+ 1 - 3. 074e- 2 2. 4869e+ 2 - 15. 6110 - 7. 6916 4. 4258e- 2 1. 2136e+ 1 1.9448

z- 1 8.1301e- 3 - 5. 239e- 2

z- 2 - 8. 360e- 4 8. 7067e- 3

a (1) b ( 1) c (1) d (1) a (2) b (2) c (2) d (2)

- 1. 7751e- 2 - 7. 7215e- 1 - 8. 6595e- 5 - 1. 7643e+ 0 3. 3987e- 2 - 1. 2477e+ 0 4. 5390e- 2 - 7. 4684e- 1

C d m0 m1

3.1251e- 002 3 2 1

图 3� 四通道滤波器组频率特性曲线. ( a )原型滤波器; ( b)分析滤波器组; ( c)合成滤波器组

表 3� 五通道双正交滤波器组的原型滤波器分解系数及滤波器组相关因子

q ( 1)1 q (1)2 q (1)3 q ( 2)1 q (2)2 q ( 2)3

z 1 - 4. 9846e- 2 - 7. 5612e- 3

z 0 5. 0978e+ 0 - 1. 8883e- 1 1. 1994e+ 1 - 8. 2778e- 2

z - 1 - 1. 0542e+ 0 - 4. 2221e+ 0

a (1) b ( 1) c (1) d (1) a (2) b (2) c (2) d (2)

- 4. 3798e- 2 - 6. 9683e- 1 8. 4709e- 3 - 3. 2601e- 1 - 1. 7136e- 2 - 1. 4909e+ 0 1. 5448e- 3 - 1. 0433e+ 0

C d m0 m1

2.0181e- 002 1 0 1

Gk( 2) Gk( 7)

1. 0779e- 001z- 1 9. 3615e- 002z 0

图 4� 五通道滤波器组频率特性曲线. ( a )原型滤波器; ( b)分析滤波器组; ( c)合成滤波器组
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由于式(10c)的约束, 那么 G2( z ) = C1z
- d

1, G7 ( z ) = C2 z
- d

2 ,

C1C2= C/ 2, d1+ d2= d . G2( z )和 G7( z )是单项式, 也就是说

原型滤波器 p ( n)其中有2m- 2 项应等于零, k 的取值范围变

为 k= 0, 1, ∀, (M- 1) / 2. 这样需要优化的变量数就减少 2m

- 2,总的优化变量数是( M- 1) m+ 2+ 2= 16.需要注意的是,

当 m 加大, p ( n)中固定为零的项增多, 则设计良好频率特性

p ( n)难度增加.当 m 减少, p ( n)的长度 N 也减少, 滤波器的

阶数下降, 频率特性变差.所以很难获得通道数少 (比如 3 和

5 通道) , 频率特性好(阻带截止频率低于- 40dB)的完全重构

的滤波器组.图 4( a)是原型滤波器的频率特性曲线, 图 4( b )

和( c)分别是 4 通道分析与合成滤波器组的频率特性曲线.表

3 中给出了详细的分解系数.

6 � 结论

� � 本文探讨了M 带双正交 (正交)完全重构 CMFB, 分析了

M为偶数和奇数时的完全重构约束条件, 提出了一种基于

Euclid分解算法的优化设计法, 并分析了这种设计方法的特

点.与以往的方法相比, 具有设计复杂度低特点, 最主要是可

设计真正的完全重构M 带滤波器组. 给出例子的结果令人满

意,说明这种方法有效可行.
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与干扰的环境与用户特征序列的编码有关.在图2 中, 我们还

看到, 对于同一数据选择方案, 其误码率曲线也有较大的差

异,这是由于各个用户的多径增益不一致, 因而在相同发射功

率情况下各用户的接收信号功率不相等从而造成的误码率特

性有一些差异(例如用户 3 对应于信号比较弱的用户) , 这说

明引进功率控制对改进系统的性能具有很大的潜力.

从上面的实验结果分析, 我们可以给出一个较为合理的

数据选择方案: 当多径延迟较小的情况下(小于符号周期的

0. 2倍) ,我们选择数据采用方案四; 当多径延迟较大的情况

下(大于符号周期的 0 2 倍) , 我们选择数据采用方案二, 因为

当引入功率控制,将接收的信号功率控制在一定范围时 ,能够

与选择数据采用方案一的检测性能大致相当. 通过选择合适

的数据选择方案以及对应的结构特征(从前面盲多用户检测

算法中 S= [ sk1 � ∀ � skL ]的构成可以看到) , 可以构成更为

实用的的盲空时多用户检测方法, 这样的检测方法的运算量

大大降低,从而降低系统的要求, 有利于系统的实现.

6 � 结论

� � 本文首先在码片匹配滤波的基础上提出四种数据选择方

案,分析了各种数据方案对多址干扰与码间干扰的影响 ,并提

出了基于 Rosen梯度投影实现的最小均方盲空时多用户检测

方法,最后通过仿真实验结果的分析比较给出较合理的实现

方案,该方案能够在大致不降低系统检测性能的前提下大大

降低其运算量从而降低对系统的要求, 这对盲空时多用户检

测方法的实用化具有积极的意义.
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