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in cadrul sistemelor de comunicatii cu “maini-libere” (“hands-fiee”), utilizate in numeroase aplicatii precum
telefonia mobild si teleconferinte, sunt necesare reducerea unor perturbatii aferente mediului acustic, cum ar fi
zgomotul de fond si ecoul acustic. Schemele ce stau la baza acestor aplicatii au ca bloc principal filtrul adaptiv.

Sistemele de control activ al zgomotului (ANC — active noise control) [1] functioneaza pe principiul reducerii
interferentei dintre un camp sonor perturbator (primar), preluat de catre un numar de senzori (microfoane) si un al
doilea camp sonor (secundar) generat de catre un numar de difuzoare. O categorie de algoritmi adaptivi rapizi bazati
pe proiectii afine (FAP — fast affine projection) au fost analizati in contextul sistemelor ANC multi-canal [2], [3].
Acesti algoritmi oferd o solutie de compromis avantajoasd intre viteza de convergenta si complexitatea aritmetica
implicata. Chiar daca din punct de vedere al vitezei de convergenta sunt inferiori algoritmilor bazati pe optimizarea in
sensul celor mai mici patrate (LS — least squares), algoritmii FAP compenseaza printr-o complexitate aritmetica mai
redusd comparativ cu algoritmii de tip LS. Existd insa o serie de probleme de naturd numerica ale algoritmilor FAP, ce
le limiteazd intr-o anumitd masura utilizarea la scard largd 1n cadrul aplicatiilor din domeniul acustic. Structura
matematica a acestor algoritmi implica rezolvarea unui sistem de ecuatii liniare. Numarul ecuatiilor este dat de ordinul
de proiectie afina al algoritmului. Alegerea unui ordin mare de proiectie afind conduce la o solutie triviala din punct de
vedere al complexitatii numerice. Rezolvarea acestui set de ecuatii liniare din cadrul algoritmului FAP presupune insa
utilizarea unui algoritm de tip LS rapid (fast LS), ce poate conduce la probleme de instabilitate numerica specifice, in
special in cazul multi-canal. In consecintd, au fost investigate o serie de solutii alternative. Metoda Gauss-Seidel
constituie una din tehnicile utilizate in acest context [3]. Ulterior, in scopul reducerii complexitatii aritmetice, se
utilizeaza proiectiile pseudo-afine (PAP — pseudo-affine projection), rezultand o noud familie de algoritmi, denumiti
GS-PAP (Gauss-Seidel pseudo-affine projection) [4], [5]. De asemenea, pentru o reducere suplimentard a
complexitatii aritmetice au fost utilizate metode bazate pe iteratii DCD [6]. S-a demonstrat cd algoritmul MFX-
DCDAP (Modified Filtered-x Dichotomous Coordinate Descent Affine Projection) obtine performante similare cu
algoritmul MFX-AP (Modified Filtered-x Affine Projection Algorithm), desi beneficiaza de o complexitate mult mai
redusa [7], [8]. In acest context, o solutic bazati pe PAP a condus la dezvoltarea algoritmului MFX-DCDPAP
(Modified Filtered-x Dichotomous Coordinate Descent Pseudo Affine Projection), analizat in [6]. Recent, o noua
tehnica de reducere a complexitatii aritmetice pentru algoritmii de tip AP a fost propusa in [9].

Echipa noastri de cercetare a abordat aceste tehnici in contextul aplicatiilor ANC [10], [11]. In Fig. 1 sunt
prezentate cateva evaluari ale complexitdtii aritmetice intr-o aplicatie de ANC multi-canal. Notatia / reprezinta
numarul de senzori de referintd, J este numarul dispozitivelor de control (actuators), K se refera la numarul senzorilor
de eroare, L reprezintd lungimea filtrelor FIR cu coeficienti ficsi, M este lungimea cailor (modelelor), N, reprezinta
numirul de iteratii efectuate de procedura DCD, iar M,, este numirul de biti. In Fig. 2 sunt prezentate rezultatele unui
experiment, utilizind parametrii / =1,J =3,K =2,L =150,M =64,M, =16 si SNR = 10dB.
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Fig. 2. Convergenta algoritmilor MFX-LMS, MFX-DCDRAP si MFX-DCDPAP in cadrul aplicatiei ANC multi-canal.

in cadrul algoritmilor bazati pe proiectii afine, pasul de adaptare al algoritmului reprezinta un parametru cheie,
deoarece std la baza realizarii compromisului intre criteriile de performanta (viteza de convergenta si capacitate de
urmarire versus dezadaptare si robustete). Algoritmii de adaptare cu pas variabil (VSS — variable step-size) urmaresc
rezolvarea acestei probleme. Solutia propusa in cadrul acestui proiect de cerectare are ca rezultat o formuld non-
parametrica a pasului de adaptare, ceea ce constituie o facilitate importanta pentru aplicabilitatea sa practica [12]-[17].
Algoritmii propusi, de tip FAP/PAP ce au la baza metoda de reducere a complexitatii GS si pas de adaptare variabil
(VSS) au fost prezentati in [18]. Algoritmii similari, bazati de metoda DCD au fost prezentati in [19]. Spre
exemplificare, in dezvoltarea algoritmilor bazati pe metoda GS sunt utilizate urmatoarele notatii:
- L este lungimea filtrului adaptive;
- K este ordinal de proiectie al APA;
- 0 este factorul de regularizare;
- A este un factor de ponderare;
- I este matricea identitate de dimensiune K x K identity matrix;
- u(n) este pasul de adaptare variabil al algoritmului;

n)=[x(n),x(n-1),... x(n—L+1)]T este vectorul semnalului de intrare la momentul de timp n (operatorul 7

semnificd operatia de transpunere);
- R(n) este matricea de autocorelagie a semnalului de intrare (de dimensiune K xK );

-&(n

u(n =[u(n), ... u(n—L+1 ] este vectorul aproximat;
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)=
)
n contlne pnme e L — 1 elemente ale vectorului u
leL—1el | |
T
[1 0 } 5
)=

h(n [ (1)seees iy (n )}T este vectorul coeficientilor filtrului adaptive;
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- w(n)= |:WO (n),eswp g (n)]T este vectorul coeficientilor filtrului auxiliar;

- r(n) este vectorul de autocorelatiei (de dimensiune K x1);

1
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(n) contine ultimele K — 1 elemente ale vectorului r(n);

- p(n) este vectorul solutie al problemei LP (de dimensiune K x1);
- pi(n) (cui=1, ..., K) reprezinti elementul i din vectorul p(n);
-e n) ste un vector de dimensiune K x1;

e
- ex (n) reprezinta ultimul element al vectorului e(n);



- €(n) contine primele K — 1 elemente ale vectorului e(n).
Matricea R(n) este reactualizatd prin inlocuirea primul rand si al primei coloane cu elementele vectorului r(n), iar
cealaltd parte a matricei [de dimesiune (K—-1)x(K—-1)] este inlocuitd cu matricea de dimensiune (K —1)x(K —1)
rezultatd din primele K — 1 linii si coloane ale matricei R(n—1).

Pasul de adaptare variabil pentru algoritmii VSS-GS-PAP si VSS-GSFAP este calculat pe baza urmatoarelor

relatii:

&7 (n) =263 (n=1)+(1=2)[ d* (n)= 37 (n) ] (1)
62 (n)=267(n=1)+(1-2)e*(n) (2)
)= |G ()

e+62(n)
unde 672(0)=0, 67(0)=0, ¢ este o constantd pozitivi de valoare foarte micd, iar 4 este un factor de ponderare.
Relatiile care definesc algoritmul VSS-GS-PAP propus sunt urmatoarele:
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h(n)=h(n-1)+u(n)e(n) (12)

Algoritmul VSS-GS-PAP algorithm necesitd 2L+K?* +3K +10 multipliciri, 4 impartiri si o operatie de extragere a
radicalului.
Algoritmul VSS-GSFAP propus este definit de urmatoarele relatii:

Initializare
X(O) =074, R(O) =dlg, e(O) =0x, W(O) =071,

p(0)=0ka. £(0) =0k, r(0)=[ 50y | - (0)=1
Forn=1,2,...
r(n) = r(n—l)+x(n)§(n)—x(n—L)é(n—L)

reactualizeazi R (n) utilizand r(n)

(13)

rezolva R(n)p(n)=b (utilizand o iteratie Gauss-Seidel)
F(n)=xT (n)w(n=1)+p(n-1)F(n)e(n-1) (14)
e(n)=d(n)=5(n)

T
e(n)=0 € (n-1)| +e(n)p(n) (15)
calculeaza ,u(n) conform (1)—(3)
W( ) (n 1)+ ( ) (n—K+1)eK(n) (16)




Algoritmul VSS-GSFAP necesita 2L+K 214K +10 multiplicari, 2 Tmpartiri si o operatie de extragere a
radicalului. Relatiile necesare pentru calculul pasului de adaptare [(1)—(3)] necesita 9 multiplicari, 6 adunari, o
operatie de extragere a radicalului si o Impartire. Prin urmare, complexitatea aritmetica a algoritmilor propusi (VSS-
GSFAP si VSS-GS-PAP) este comparativa cu cea a algoritmilor cu pas de adaptare fix (GS-FAP/PAP).

Pentru comparatie s-a ales algoritmul VSS-PAP [20], care utilizeaza o strategie diferitd de evaluare a pasului,
pe baza minimizirii MSD (mean-square deviation). Complexitatea algoritmului VSS-PAP ese de 2L+K?* +5K +12
multiplicari si impartiri. In Fig. 3-6 sunt prezentate rezultatele simularilor efectuate intr-un scenariu de compensare a
ecoului acustic. Acestea indica superioritatea algoritmilor propusi, VSS-GSFAP si VSS-GS-PAP.
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(cu Geigel DTD), L = 512, K = 4, SNR = 30dB.

Performantele globale ale oricdrei structuri ANC multi-canal sunt puternic influentate de performantele
sistemului de microfoane utilizate [21]-[28]. Acesta consta intr-un set de microfoane (senzori) distribuite intr-un mod
spatial, astfel incdt sa se asigure caracteristici de directivitate optime. Una din cele mai importante functii ale
sistemului de microfoane este sa extragd semnalul de interes dintr-o suma de alte semnale. Metoda tipica este sa se
formeze un lob al caracteristicii de directivitate si sa se indrepte pe directia doritd. Ca rezultat, semnalele de pe directia
favorizata (“privitd”) sunt amplificate, iar celelalte atenuate. Domeniul de cercetare al ariilor de microfoane cu lobi
programabili s-a dezvoltat foarte mult in ultimii zeci ani §i au aparut numerosi algoritmi de tip MAB (Microphone-
Array Beanforming), algoritmi care desi au rezultate teoretice foarte bune oferd performante limitate Tn mediile
acustice reale. Acest comportament nu a fost pe deplin inteles de cercetatori astfel incat este nevoie de o cercetare mai
ampla a acestui domeniu. Una dintre abordarile aparute recent considera reteaua de microfoane ca un sistem MIMO si
studiaza performantele acestuia in Imbunatatirea semnalului.

O arie de microfoane e formata din seturi de microfoane amplasate in spatiu dupa diferite modele. Acestea au
fost studiate de mai bine de trei decenii si au un rol important in aplicatiile practice care necesitd achizitia la distanta a
semnale audio , aplicatii precum ,,audio-bridging” si teleconferinte. In astfel de aplicatii cea mai importanta functie a
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ariei de microfoane este extragerea vorbirii din semnalul achizitionat care poate contine si zgomot, reverberatii si surse
de vorbire multiple. Modul cel mai simplu de realizare a extragerii vorbirii constd in formarea unuei caracteristici de
tip lob si indreptarea acesteia intr-o directie doritd. Astfel semnalele venite din aceastd directie sunt imbunaétatite
(amplificate) in timp ce semnalele care vin din alte directii sunt atenuate.
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Fig. 7. Structura unui ,,beamformer” cu intarziere si Insumare.

Pentru a analiza performatele acestei metode presupunem ca avem un sir de N microfoane ale céror iesiri
sunt notate X, (k) (n =12,...N ) Formarea lobului este realizatd prin manipularea semnalelor x, (k) Cel mai

simplu algoritm de ,,beamforming” foloseste operatii de Intarziere si insumare (Fig. 7). Acest algoritm, studiat initial
in cercetarea subacvatica si a antenelor radar, se bazeaza pe intarzierea iesirii fiecarui microfon cu un anumit interval
de timp astfel incat componentele semnalului provenit de la sursa doritd si captat de toti senzorii vor fi sincronizate.
Aceste semnale Intdrziate sunt ponderate si insumate. Datoritd sincronizirii, prin insumare componentele semnalului
dorit vor fi amplificate, iar zgomotul sau semnalele provenite de la alte surse vor fi atenuate sau chiar eliminate.

Coeficientii g, utilizati pentru ponderare pot avea valori fixe sau pot fi determinati adaptiv. in cazul determinarii

adaptive a coeficientilor metodele sunt cunoscute ca metode de ,beamforming” adaptiv. Intuitiv este evident ca o
determinare adaptiva a coeficientilor va avea rezultate mai bune. Privind Fig. 7 putem demonstra acest lucru intr-un
mod foarte simplu. Din schema prezentata in figura se observa ca la o anumita frecventa putem obtine N —1 zerouri
pe baza modelului de directivitate. Pe baza caracteristicilor semnalului si a zgomotului se pot determina adaptiv
coeficientii astfel incat zerourile sa fi definite si aranjate corespunzator. O astfel de determinare §i aranjare a zerourilor
va avea ca efect o elimiare mai buna a zgomotului si a interferentelor. Acesta metoda a fost definita si este utild pentru
semnale de banda ingusta. Pentru aplicatiile acustice nu este foarte utila deoarece vorbirea este un semnal de banda
larga. De asemenea, modelul de directivitate al formatorului de unda nu ar fi acelasi pentru o banda larga de frecvente.
Daca este utilizat un astfel de ,,beamformer” atunci zgomotul si interferentele provenite din alte directii decat cea
selectatd nu vor fi atenuate uniform 1n tot spectrul de frecvente (spectral tilf).

Un mod simplu de elimiare a acestei probleme este utilizarea de subretele grupate armonic (harmonically
nested subarrays), fiecare subretea fiind proiectata si functioneze la o singurd frecventa. Insi o astfel de solutie
necesitd un numar mare de microfoane si 0o geometrie a modelului de directivitate iesitd din comun. O alta abordare
implicd descompunerea semnalului de banda largd in semnale de banda ingustd si proiectarea de “beamformers”
independente pentru fiecare frecventd. O schema a acestei abordari este prezentatd in Fig. 8. Aceastd schema este
echivalenta cu filtrarea iesirii fiecarui microfon cu un filtru cu raspuns finit la impuls de durata finita si apoi insumarea
semnalelor filtrate (Fig. 9). Eficacitatea acestui tip de sistem poate fi explicatd astfel: prin folosirea a N filtre FIR de
lungime L putem obtine N —1 zerouri la L —1 frecvente diferite. Reamintim ca in cazul sistemului cu intarziere si
insumare se obtineau NN —1zerouri pentru aceeasi frecventd. La fel ca in cazul precedent si pentru acest sistem
coeficientii filtrelor din Fig. 9 pot fi determinati adaptiv sau neadaptiv. O abordare adaptiva nu este totdeauna foarte
robusta i poate aveau un efect nedorit: eliminarea semnalului util.

Desi s-au depus multe eforturi pentru studierea ariilor de microfoane, cele mai multe ,,beanformere” nu au
rezultatele asteptate in medii acustice reale. De aceea domeniul este incd deschis cercetatorilor si cei mai multi dintre
acestia considera ca potentialul maxim al utilizarii ariilor de microfoane nu a fost atins. Una dintre abordarile adoptate
recent in studiul performantelor ariilor de microfoane este tratarea acestora ca sisteme de tip MIMO (Multiple-Input
Multiple-Outpuf). Aceasta abordare este studiatd intensiv de grupul nostru de cercetare in cadrul acestui proiect. in
continuare sunt prezentate pe scurt rezultatele obtinute in urma cercetarii acestui domeniu.
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Problema ariilor de microfoane cu lobi programabili este ilustratd in Fig. 10. Pe scurt putem descrie aceasta
problema astfel: exista M surse de sunet si N —1 microfoane, iar numarul de microfoane este mai mare sau egal cu
numarul de surse de sunet. Semnalul de la iesirea microfonului cu numarul 7 va avea expresia:

M
x, (k)= h,, ®s,(k)+b,(k), n=12,.,N (17)
m=1

unde ® reprezinta operatia de convolutie, s, (k) este sursa de semnal numarul m, s este raspunsul la impuls al

canalului acustic dintre sursa m si microfonul 7, si b, (k) este zgomotul captat de microfonul 7 .
Putem rescrie ecuatia de mai sus sub forma matriceala astfel:
x, (k)=Hs(k)+b(k) (18)

unde
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Dat fiind modelul de semnal de mai sus, programarea ariei de microfoane consta in estimarea unora dintre
cele M surse de semnal. Pentru a simplifica prezentarea modului de estimare a semnalelor vom neglija termenii

zgomotului b (k) din relatia (18). Astfel, iesirea microfonului cu numarul # la momentul £ va fi:

M
T
x, (k)=Y_hls,(k), n=L2..,N (19)
m=1
Sa presupunem ca dintre cele M surse de semnal existente avem P semnale pe care dorim sa le estimam.
Putem presupune cé primele P semnale, adica s, (k) cu p=12,..., P, sunt semnalele dorite, iar restul de O surse
de semnal s, (k) cu g=12,...,0 sunt interferente, unde P+ = M . Obiectivul programarii ariei constd in

extragerea semnalelor dorite s, (k) din semnalele captate de microfoane x, (k) cu n=1,2,....,N. Acest lucru
presupune doud operatii de procesare: dereverberatie si suprimarea interferentelor. Sa presupunem ca putem obtine un
estimatal s, (k) prin aplicarea a N filtre celor N iesiri ale microfoanelor, adica:

N
yP (k):zggnxn (k)’ p:1727"-=P (20)

n=1

T
unde gpn:[gpn’o 8pny - gpn,Lng ,p=12,..,P sunt P-N filtre de lungime L, si

x, (k) =[x, (k) x,(k=1) . x,(k=L,+1)] , n=12...N



Pentru a rezolva problema estimarii semnalelor dorite s, (k) trebuie determinati coeficientii g, astfel

incat y, (k):sp(k—rp), unde 7, este o constantd de intdrziere. Dintre metodele de determinare a acestor

coeficienti se pot remarca: metodele Least-Squares si MINT, algoritmul Frost, structura generalizata de eliminare a
lobului secundar si abordarea bazata pe raspunsul fara distorsiuni cu variantd minima.

Platfora experimentala a avut la baza o platformd FPGA Xilinx Virtex 5 XC5VFX70 [29], [30]. Aceasta
tehnologie de implementare logica digitald, matricea de porti programabild, FPGA (Field Programmable Gate Array),
a cunoscut o raspandire tot mai mare in ultimul timp. Avantajul principal pe care il oferd FPGA-urile, precum si
celelalte componente ale familiei circuitelor logice programabile, cum ar fi PLA si EEPROM, constd tocmai in
programabilitatea lor. Aceasta implica posibilitatea de a configura un anumit circuit pentru o sarcind specifica, si, In
cele mai multe cazuri, chiar de a reprograma acelasi circuit pentru o utilizare ulterioara diferitd. Datoritd evolutiei
caracteristicilor acestui tip de circuite, o tendintd foarte puternica in prezent este aceea de a exploata la maxim
caracterul de reprogramabilitate al acestor circuite, si in special a FPGA-urilor, prin includerea lor in sisteme
reprogramabile. La ora actuald, pentru programarea circuitelor logice se folosesc, in mod curent, limbaje de descriere
a hardware-ului (Hardware Description Language, HDL), dintre care cele mai raspandite sunt VHDL si Verilog.
VHDL (VHSIC HDL — VHSIC insemnand VeryHigh Speed Integrated Circuits) a devenit standard IEEE in anul
1986 si se inrudeste, din punct de vedere al sintaxei, cu limbajul de programare Ada, din care este inspirat de altfel si
limbajul Pascal. Verilog a fost standardizat de IEEE in 1995, fiind asemanator la nivel general cu limbajul C, ceea ce
poate fi considerat drept un argument privind usurinta Invatarii sale.
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Fig. 15. Efectele cuantizarii asupra dezalinierii algoritmului. Fig. 16. Dezalinierea APA si VSS-APA. Cazul double-talk, fara DTD.

Programarea conventionald a FPGA-urilor poate fi descrisa prin urmatoarea succesiune de pasi: 1) etapa de editare, 2)
etapa de simulare, 3) etapa de sinteza, 4) etapa de mapare/rutare, 5) etapa de configurare, 6) etapa de verificare post-
implementare si eventual modificarea sau corectarea circuitului.

In etapa de editare, schema digitald este creatid cu ajutorul unui editor sau a unui limbaj de descriere a
hardware-ului. Un editor de scheme permite folosirea de simboluri grafice pentru precizarea componentelor si a
circuitelor. Limbajele de tip HDL folosesc un limbaj descriptiv, cum ar fi Verilog, ABEL sau VHDL, in acelasi scop.
Orice varianta s-ar alege trebuie verificat ca programul respectiv are incorporata biblioteca specificd FPGA-ului ce va
fi folosit, deoarece ele trebuie s poata produce si mapa, in etapa de sinteza, netlist-ul asociat proiectului.

Etapa de mapare/rutare realizeazd convertirea netlist-ului produs in faza anterioard intr-un fisier binar de
configurare a FPGA-ului. Cei trei pasi inclusi in aceasta etapa sunt: a) maparea schemei pe resursele circuitului; b)
asignarea blocurilor logice, create anterior prin mapare, unor locatii specifice din circuit; ¢) interconectarea blocurilor
logice.

In final se creazi o descriere exacti a configuratiei FPGA-ului (Logic Cell Array File LCA), care este
convertitd intr-o reprezentare binara. Aceasta reprezentare binara este ulterior folosita in etapa de verificare, care are
drept scop testarea proiectului din punct de vedere logic si al sincronizarii/ temporizarii. O serie dintre aceste teste se
pot efectua cu instrumentele de verificare/simulare, care permit o caracterizare detaliatd a proiectului, prin efectuarea
de simulari de functionalitate si sincronizare. Un alt mod de testare este chiar verificarea sub tensiune, prin crearea
conditiilor normale de operare. Uneori, dupd etapa de mai sus se pot constata inadecvari intre functionalitatea
circuitului si cea dorita. In acest caz se impune reluarea ciclului de proiectare de la primul pas.

Configurarea este procesul prin care figierul binar este propriu-zis incarcat in FPGA. Circuitele pot fi
configurate prin folosirea unui PROM, cel serial fiind cel mai folosit, dar existdnd si variante paralele la nivel de octet.
in acest caz FPGA-ul fsi citeste in mod activ configuratia din PROM-ul respectiv. O a doua posibilitate este ca datele
sd fie Tnscrise In FPGA dintr-o sursa exterioara (de obicei un PC), prin intermediul unei interfete, cum ar fi JTAG, ce
se conecteaza la portul paralel al unui PC printr-un cablu ByteBlaster.

Circuitele FPGA oferda urmatoarele avantaje fatd de tehnologiile alternative: 1) permit o reducere
semnificativa a ciclului de proiectare si productie si 2) asigura o reducere a costului de productie al circuitelor VLSI
(Very Large Scale Integration). Aceste avantaje, care se datoreazd programabilitatii de catre utilizator a circuitelor,
asigura o reducere a duratei de proiectare, deoarece se pot realiza intr-un timp scurt iteratii multiple de proiectare.
Totusi, programabilitatea de catre utilizator are si dezavantaje : densitatea logicii si performantele de viteza ale
circuitelor FPGA sunt considerabil mai reduse decét ale celorlalte alternative. Desi Tmbunatatirile din ultimii ani au
permis cresterea performantelor circuitelor, sunt necesare incd eforturi de cercetare pentru a dezvolta arhitecturi
optime pentru circuitele FPGA.

Rezultatele implementarii sisteumului AEC au fost prezentate detaliat in [31], [32]. Pricipalele blocuri de
calcul si diagrama de timp sunt reprezentate in figurile 11-14. Rezultatele obtinute sunt reprezentate in figurile 15 si
16, atét in cazul single-talk, cat si in double-talk. In primul rdnd, se poate remarca robustetea numerici algoritmului in
ceea ce priveste implementarea 1n precizie finitd. Se observa din Fig. 15 cad diferenta fatd de precizia infinita
(simularea in Matlab) este sub 2 dB. In al doilea rand, algoritmul isi pastreazi comportarea foarte bund si in cazul
double-talk, fard a folosi un DTD. Utilizarea unui simplu DTD Geigel conduce la cresterea performantelor
algoritmului. Avantajul major al solutiilor propuse consta in faptul cd evaluarea parametrilor de convergenta variabili
nu necesitd informatii a priori legate de mediul in care opereaza sistemul adaptiv, acest aspect reprezentand o noutate

aplicatiilor practice.



Bibliografie

[1] S.J. Elliot, P.A. Nelson, “Active noise control”, IEEE Signal Process. Mag., vol. 10, no. 4, pp. 12-35, Oct. 1993.

[2] M. Bouchard, “Multichannel affine and fast affine projection algorithms for active noise control and acoustic equalization
systems”, IEEE Transactions on Audio, Speech, and Language Processing, vol. 11, no. 1, pp. 54-60, Jan. 2003.

[3] M. Bouchard, F. Albu, “The Gauss-Seidel fast affine projection algorithm for multichannel active noise control and sound
reproduction systems”, Int. Journal Adapt. Control Signal Process., Special Issue Adaptive Control Sound and Vibration, vol. 19,
no. 2-3, pp. 107-123, Mar.-Apr. 2005.

[4] R. Barret et al., Templates for the Solutions of Linear Systems: Building Blocks for Iterative Models, 2™ ed., SIAM,
Philadelphia, 1994.

[5] F. Albu, M. Bouchard, “The Gauss-Seidel pseudo-affine projection algorithm and its application for echo cancellation”, Proc.
Asilomar, Pacific Grove, CA, vol. 2, pp. 1303-1306, Nov. 2003.

[6] F. Albu, M. Bouchard, Y.V. Zakharov, “Pseudo-affine projection algorithms for multichannel active noise control”, /EEE
Transactions on Audio, Speech, and Language Processing, vol. 15, no. 3, pp. 1044-1052, Mar. 2007.

[7]1 Y. V. Zakharov, T. C. Tozer, “Multiplication-free iterative algorithm for LS problem”, Electronics Letters, vol. 40, no. 9, pp.
567-569, April 2004.

[8] F. Albu, “Efficient multichannel filtered-x affine projection algorithm for active noise control,” Electronics Letters, vol. 42,
no. 7, pp. 421 — 423, 2006.

[9] Y. V. Zakharov, “Low complexity implementation of the affine projection algorithm,” IEEE Signal Processing Letters, April
2008.

[10] F. Albu, C. Paleologu, “A Recursive Least Square Algorithm for Active Noise Control based on the Gauss-Seidel Method”,
Proc. IEEE Int. Conf. on Electronics, Circuits, and Systems (ICECS), pp. 830-833, Malta, 2008.

[11] F. Albu, C. Paleologu, “New multichannel modified filtered-x algorithms for active noise control using the dichotomous
coordinate descent method”, Proc. Acoustics, pp. 5721-5725, Paris, Franta, 2008.

[12] C. Paleologu, S. Ciochind, J. Benesty, “Variable Step-Size NLMS Algorithm for Under-Modeling Acoustic Echo
Cancellation”, IEEE Signal Processing Letters, vol. 15, pp. 5-8, 2008.

[13] C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochind, “A Variable Step-Size Affine Projection Algorithm Designed for Acoustic Echo
Cancellation”, IEEE Transactions on Audio, Speech, and Language Processing, vol. 16, no. 8, pp. 1466-1478, Nov. 2008.

[14] C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochina, “A Robust Variable Forgetting Factor Recursive Least-Squares Algorithm for System
Identification”, IEEE Signal Processing Letters, vol. 15, pp. 597-600, 2008.

[15] C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochina, “A Variable Step-Size Proportionate NLMS Algorithm for Echo Cancellation”, Revue
Roumaine des Sciences Techniques — Serie Electrotechnique et Energetique, vol. 53, no. 3, pp. 309-317, 2008.

[16] C. Paleologu, S. Ciochina, J. Benesty, “An Efficient Proportionate Affine Projection Algorithm for Echo Cancellation”, IEEE
Signal Processing Letters, vol. 17, no. 2, pp. 165-168, Feb. 2010.

[17] C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochina, “A Family of Variable Step-Size NLMS Algorithms for Echo Cancellation”, Revue
Roumaine des Sciences Techniques — Serie Electrotechnique et Energetique, vol. 55, no. 1, pp. 49-58, 2010.

[18] F. Albu, C. Paleologu, J. Benesty, “Gauss-Seidel based Variable Step-Size Affine Projection Algorithms for Acoustic Echo
Cancellation”, Proc. European Signal Processing Conference (EUSIPCO), pp. 2007-2011, Glasgow, Scotia, Aug. 2009.

[19] F. Albu, C. Paleologu, J. Benesty, Y. V. Zakharov, “Variable Step Size Dichotomous Coordinate Descent Affine Projection
Algorithm”, Proc. IEEE EUROCON, pp. 1366-1371, St. Petersburg, Rusia, 2009.

[20] L. Lee, Y.-C. Park, D.-H. Youn, “Robust pseudo affine projection algorithm with variable step-size,” Electronics Letters, vol.
44, pp. 250-252, Jan. 2008.

[21] M. Branstein, D.B. Wards (ed.), Microphone Arrays: Signal Processing Techniques and Applications, Springer, Germany,
2001.

[22] H. Cox, R.M. Zeskind, M.M. Owen, “Robust adaptive beamforming,” IEEE Trans. Acoust., Speech, Signal Process., vol.
ASSP-35, no. 10, pp. 1365-1376, Oct. 1987.

[23] W. Kellerman, “A self-steering digital microphone array,” Proc. IEEE ICASSP, vol. 5, pp. 3581-3584, 1991.

[24] C. Marro, Y. Mahieux, K.U. Simmer, “Analysis of noise reduction and dereverberation techniques based on microphone
arrays with postfiltering,” IEEE Trans. Speech Audio Process, vol. 6, no. 5, pp. 240-259, May 1998.

[25] L. Cohen, “Analysis of two-channel generalized sidelobe canceller (GSC) with post-filtering,” IEEE Trans. Speech Audio
Process., vol. 11, pp. 684-699, Nov. 2003.

[26] J. Benesty, S. Makino, J.E. Chen, Speech Enhancement, Springer, Germany, 2005.

[27] Y. Huang, J. Benesty, J. Chen, Acoustic MIMO Signal Processing, Springer, Boston, 2006.

[28] J. Chen, J. Benesty, Y. Huang, “An acoustic MIMO framework for analysing micorophone-array beamforming,” Proc. IEEE
ICASSP, pp. 1-25-1-28, 2007.

[29] “Xilinx Virtex 5 family user guide,” www.xilinx.com.

[30] “Xilinx ML507 evaluation platform user guide,” www.xilinx.com.

[31] C. Anghel, C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochind, “FPGA Implementation of an Acoustic Echo Canceller Using a VSS-
NLMS Algorithm”, Proc. IEEE International Symposium on Signals, Circuits and Systems (ISSCS), pp. 369-372, Iasi, Romania,
2009.

[32] C. Anghel, C. Paleologu, J. Benesty, S. Ciochind, “FPGA Implementation of a Variable Step-Size Affine Projection
Algorithm for Acoustic Echo Cancellation”, Proc. European Signal Processing Conference (EUSIPCO), pp. 532-536, Aalborg,
Danemarca, Aug. 2010.

DIRECTOR PROIECT,
Conf. dr. ing. Constantin PALEOLOGU
10



