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ВВЕДЕНИЕ

По данным всемирной организации здравоохранения на 2005 г. около

278 млн человек в мире имели умеренные или серьезные нарушения слу-

ха [1]. 80% из них живет в странах с низким и средним уровнем дохода.

Распространенными причинами нарушения слуха являются инфекци-

онные заболевания (например менингит, корь и др.), воздействие чрезмер-

ного шума, травмы, старение и применение ототоксичных лекарственных

средств [2]. Большей частью слуховой дисфункцией страдают люди в тру-

доспособном возрасте. Поэтому возвращение или улучшение слуха таким

людям – так называемая слуховая реабилитация – представляет собой важ-

ную медико-социально-экономическую проблему. Важное место в общем

комплексе мер по слуховой реабилитации занимает применение специаль-

ных технических средств – слуховых приборов, однако c помощью про-

изводимых в настоящее время слуховых аппаратов можно удовлетворить

менее 10% глобальных потребностей. В развивающихся странах слуховые

аппараты имеют менее 1 из каждых 40 человек нуждающихся в них. В то

же время возможности слуховых аппаратов постоянно расширяются благо-

даря совместным усилиям ученых из различных областей науки, включая

физиологию, аудиологию, психо- и биофизику и отоларингологию.

Все полученные знания о различных патологиях и возможных спо-

собах коррекции слуха используются слуховыми аппаратами в виде со-

ответствующих алгоритмов цифровой обработки сигналов (ЦОС). Однако

из-за особенностей приложения разработка и реализация таких алгоритмов

сопряжена с серьезными сложностями. Во-первых, по своему назначению

слуховой аппарат должен выполнять непрерывный ввод, вывод и обработку

звукового сигнала; во-вторых, задержка сигнала между входом и выходом

аппарата (алгоритмическая задержка обработки в прямом канале аппара-

та) не должна превышать 7–9 мс [3–6]; в-третьих должно быть обеспечено

крайне низкое энергопотребление устройства, поскольку слуховой аппарат

выполняется в виде миниатюрного изделия и не может иметь мощного ав-

тономного источника энергии. Перечисленные особенности предъявляют

специальные требования как к алгоритмам обработки, так и к вычисли-

тельной платформе устройства.
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В отношении алгоритмов обработки наиболее важными их харак-

теристиками в данном контексте являются эффективность реализации

(вычислительная сложность) и алгоритмическая задержка. Центральным

компонентом цифровой обработки звукового сигнала является частотно-

временное преобразование. Благодаря специфике приложения (непрерыв-

ный ввод-вывод) наиболее подходящей является реализация преобразова-

ния в виде банка фильтров [7]. Причем предпочтительно, чтобы сигнал

представлялся в частотной области с разным разрешением, учитывающим

особенности слухового восприятия человека [3]. Cамо по себе проектирова-

ние таких банков фильтров с заданными параметрами является актуальной

задачей для многих приложений, применительно же к слуховому аппарату

эта задача приобретает особую важность и потому в настоящей работе ей

уделяется особое внимание. Кроме того, на основе частотной декомпози-

ции сигнала, выполняемой банком фильтров, предлагаются специальные,

адаптированные к требованиям приложения, алгоритмы подавления шума,

обратной акустической связи, компрессии динамического диапазона и др.

Что касается вычислительной платформы, то основными требовани-

ями являются производительность, низкое энергопотребление, низкая так-

товая частота и архитектура, позволяющая эффективно выполнять требуе-

мые алгоритмы обработки. Сегодня существует две основные альтернати-

вы: процессоры цифровой обработки сигналов (ПЦОС) [8,9] и программи-

руемые логические интегральные схемы (ПЛИС). Преимуществом ПЦОС

является их высокая производительность, наличие аппаратных ускорите-

лей многих операций, а также скорость разработки и отладки программ-

ного кода. Однако главным недостатком ПЦОС для их использования в

качестве вычислителей для слуховых аппаратов является тот факт, что

им характерна высокая тактовая частота. Это в свою очередь приводит к

повышенному энергопотреблению, что не соответствует требованиям целе-

вого приложения. Необходимо учитывать, что алгоритмы обработки имеют

высокую степень параллелизма, что делает возможным их эффективную

реализацию на ПЛИС в виде параллельно работающих структур. Исполь-

зование параллельных структур позволяет уменьшить тактовую частоту

процессора слухового аппарата, поскольку данные в этом случае будут об-

рабатываться в темпе их поступления.
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При проектировании слухового аппарата желательно использовать

высокоуровневые структуры и блоки обработки, обеспечивающие гибкость

и возможность быстрой адаптации платформы к новым требованиям и ал-

горитмам. Новые требования возникают вследствие развития технических

средств, с возникновением более производительных устройств с низким

потреблением или при появлении и диагностике новых патологий слуха.

Поэтому в настоящей работе предлагается процессор слухового аппара-

та в виде высокоуровневой реконфигурируемой структуры, объединяющей

функциональные макроблоки. В процессе разработки слухового аппарата

данные макроблоки настраиваются и объединяются в соответствии с за-

данными требованиями, после чего процессор синтезируется на ПЛИС.

Этим достигается сокращение производственного цикла изделия (быстрое

прототипирование) с сохранением его гибкости и функциональности.

В монографии приводится пример построения слухового аппарата на

базе современной мобильной вычислительной платформы (iPhone). Инте-

рес к такого рода реализации обусловлен широким распространением высо-

копроизводительных смартфонов, позволяющих выполнять обработку сиг-

нала в режиме реального времени. При разработке слухового аппарата

на базе мультимедийной вычислительной платформе необходимо учиты-

вать особенности ее архитектуры для того, чтобы обеспечить требуемую

функциональность. В работе предлагается специальная, адаптированная

для смартфона, схема обработки сигнала с малой групповой задержкой и

пониженной вычислительной сложностью.
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ГЛАВА 1

ОБЩИЕ СВЕДЕНИЯ О СЛУХОВОЙ СИСТЕМЕ

ЧЕЛОВЕКА И ОБЗОР ПОДХОДОВ К ПОСТРОЕНИЮ

ЦИФРОВЫХ СЛУХОВЫХ АППАРАТОВ

1.1. Слух и понимание

Слух и понимание представляют собой два разных аспекта воспри-

ятия акустических сигналов. Для того чтобы акустически сигнал (речь)

стал понятным, необходимо, чтобы он был слышимым [10]. Если сигнал не

слышен, его невозможно понять, однако обратное неверно. Тот факт, что

сигнал является слышимым, вовсе не означает, что он будет понят. Таким

образом, «понятность» или «разборчивость» зависят от того, может ли мозг

человека распознать слышимые звуковые сигналы. Часто случаются ситу-

ации, в которых человек может слышать акустический сигнал (например,

разговор двух людей, находящихся по отдали), однако не понимать инфор-

мации, которую несет этот сигнал. Таким образом, между слышимостью и

разборчивостью есть существенное различие. Тем не менее, эти термины

часто используются как синонимы.

С проблемой «непонимания» сталкиваются слабослышащие люди (в

особенности те, у которых имеются патологии внутреннего уха). Они ока-

зываются в такой ситуации, когда не способны расшифровать звуковые

сигналы с помощью доступной акустической информации.

1.2. Физиология уха человека

Ухо состоит из трех основных частей (рис. 1.1):

• наружное ухо, состоящее из расположенной вне черепа ушной рако-

вины и слухового прохода, который заканчивается барабанной пере-

понкой;

• заполненное воздухом среднее ухо, состоящее из барабанной пере-

11



понки и слуховых косточек – молоточка, наковальни и стремечка1;

• внутреннее ухо, или улитка, заполненное жидкостью. Оно преобра-

зует механические колебания в электрические сигналы.

Рис. 1.1. Анатомия уха человека

Звуковой сигнал достигает барабанной перепонки, расположенной в

конце слухового прохода. Изменения давления у барабанной перепонки

очень малы, но она столь чувствительна, что даже небольшие колебания

давления у поверхности перепонки приводят к достаточному её смеще-

нию. От барабанной перепонки через слуховые косточки звуковые волны

преобразуются в механические колебания и передаются к овальному окну

улитки. Давление, достигающее улитки, в 20–25 раз превышает давление,

приложенное к барабанной перепонке. В улитке давление преобразуется в

электрические сигналы, воспринимаемые мозгом [10].

Улитка – самая сложная часть уха. Физически она представляет со-

бой заполненную жидкостью полость, по форме напоминающую раковину

улитки. Высота улитки около 5 мм, количество витков – чуть больше трех.

Если бы улитку можно было развернуть, её длина составила бы около

35 мм. Внутри улитки находится мембрана, называемая основной или ба-

зилярной (рис. 1.2). Она прикрепляется к боковым сторонам улитки, оста-

ваясь при этом незначительно натянутой. Проникающая через овальное

1Стремечко через овальное окно соединяется с внутренним ухом
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окно в улитку звуковая энергия изгибает основную мембрану, генерируя

распространяющуюся по ней бегущую волну. У овального окна мембра-

на достаточно узкая и жесткая. По мере приближения к верхушке она

становится более широкой и гибкой. Движения овального окна приводят

к образованию волны, амплитуда которой постепенно нарастает вплоть до

резонансного пика в некоторой точке основной мембраны, после чего волна

быстро затухает. В результате такого строения каждый участок мембраны

имеет свою резонансную частоту. Так, высокочастотный звук затрагивает

волосковые клетки, располагающиеся в начале улитки, а звуковые колеба-

ния низкой частоты – окончания в ее вершине. В целом, можно представить

улитку как набор пространственных фильтров. Диапазон воспринимаемых

ухом частот составляет от 20 Гц до 20 кГц.

На основной мембране находится структура, называемая кортиевым

органом. Он отвечает за преобразование механической энергии резонанс-

ной волны в электрические сигналы, распознаваемые мозгом. Основным

компонентом кортиева органа являются волосковые клетки, играющие глав-

ную роль в преобразовании энергии волны в электрические стимулы. Улит-

ка содержит около 4000 внутренних волосковых клеток (ВВК) и порядка

12000 наружных волосковых клеток (НВК). Они организованы в группы

(по три ВВК на каждую НВК), расположенные на расстоянии 10 мкм друг

от друга. Необходимо отметить функционально различие двух типов во-

лосковых клеток, играющих важную роль в процессе звуковосприятия [11].

ВВК представляют собой простые рецепторы, которые передают в мозг ин-

формацию в виде электрических импульсов. В свою очередь НВК играют

Овальное 

окно

Направление движения 

бегущей волны

Стремячко Основание 

мембраны Базилярная 

мембрана

Верхушка

Рис. 1.2. Основная мембрана
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«активную» роль в анализе звуков во внутреннем ухе. НВК под управ-

лением импульсов получаемых от головного мозга изменяют свою дли-

ну. Это влияет на колебания основной мембраны, усиливая или подавляя

их. Благодаря такой способности нелинейной «подстройки» человек может

слышать как очень громкие, так и очень тихие звуки с высокой степенью

дифференциации уровней и частот акустических сигналов. Таким образом,

внутреннее ухо – не просто пассивный приемник, а активный усилитель.

1.3. Психоакустические аспекты тугоухости

Потерей слуха в различных формах страдают многие люди. Суще-

ствует несколько причин ухудшения слуха [2, 12]. Во-первых, с возрастом

часто в ухе происходят патологические изменения, приводящие к пониже-

нию остроты слуха (главным образом к высоким частотам). Во-вторых, к

ослаблению слуха приводят различные заболевания уха, такие как катар,

отосклероз или осложнения на ухо, вызванные инфекционными болезнями.

Снижает слух также длительное воздействие шума и регулярное прослу-

шивание музыки при высокой интенсивности звука (более 100 дБ). В ре-

зультате действия указанных причин у человека снижается разборчивость

речи.

Рассмотрим проблему нарушения слуха с точки зрения того, как слу-

ховой анализатор обрабатывает звук и как влияет поражение внутренне-

го уха на восприятие. Как уже говорилось, благодаря особой механике

внутреннее ухо способно осуществлять очень точный анализ частотного

состава звуковых сигналов. Иными словами, оно может точно определить

соотношение высоких и низких частот в акустическом сигнале. При его

поражении страдают как пассивная, так и активная функции волосковых

клеток.

При улитковой тугоухости серьезно страдают два процесса – анализ

частоты звука и способность различать уровни сигнала, что существенно

снижает возможность слышать и понимать услышанное. Причина заклю-

чается в поражении наружных волосковых клеток (НВК). В результате

утрачивается очень важная для нормального слуха функция – активное

усиление во внутреннем ухе. Часто для тугоухих людей элементы речи,
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отличаемые по частоте ([о] – низкочастотный, [и] – высокочастотный)

становятся неразличимыми. Рассмотрим, например, слова «кот» и «кит».

Единственное их различие – частотный состав гласного звука. Если ча-

стотный анализатор человека перестал работать нормально, различить эти

слова будет непросто.

Второй важный аспект заключается в восприятии физических уров-

ней сигнала. Тугоухий человек не слышит тихих звуков, но громкие звуки

представляются им такими же, как и людям с нормальным слухом. Это яв-

ление носит название «рекруитмент». Человек с нормальным слухом спо-

койно воспринимает звуки интенсивностью от 10 дБ (очень тихо) до 100 дБ

(очень громко). При тугоухости этот диапазон существенно сужается и мо-

жет составлять, например, от 50 дБ (очень тихо) до 100 дБ (очень громко).

В результате восприятие громкости меняется гораздо быстрее, чем в нор-

ме. Небольшое изменение уровня звука приводят к существенному изме-

нению уровня воспринимаемой громкости. Человек с нормальной слуховой

системой может представить себе этот эффект как появление внезапного

громкого шума.

Ещё одно последствие тугоухости, которое оказывает влияние на раз-

борчивость, состоит в неадекватном восприятии изменений громкости аку-

стических сигналов, например речи или музыки. Между тем, колебания

уровня звука содержат очень важную информацию. Тихие компоненты ре-

чевого сигнала – тихие гласные или согласные – становятся неслышными,

в результате чего затрудняется распознавание промежутков между слова-

ми. С другой стороны, звуки высокой интенсивности воспринимаются как

слишком громкие, что в итоге приводит к значительным искажениям аку-

стических сигналов. Диапазон громкости обычных звуков, описываемый

слышащим человеком как «умеренный» или «приятный», превращается в

узкий промежуток между «очень тихо» и «очень громко».
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1.4. Функции слухового аппарата

1.4.1. Компрессия динамического диапазона

Основной задачей слухового аппарата является компенсация наруше-

ния слуховой функции [2]. Как объяснялось выше, тугоухий человек, как

правило, имеет повышенный порог слышимости, который мешает восприни-

мать звуки малой интенсивности. Тем не менее, восприятие звуков высокой

интенсивности близко к тому, как их воспринимают люди с нормальным

слухом. Таким образом, одной из главных функций слухового аппарата яв-

ляется отображения широкого динамического диапазона речевого сигнала

в суженный динамический диапазон остаточного слуха [3]. Более того,

нарушение слуха, как правило, имеет частотно-зависимый характер [13],

поэтому различная степень компенсации требуется для различных частот-

ных диапазонов (см. рис. 1.3). Решением данной проблемы является по-

строение многоканальной системы, такой как банк фильтров, с различной

степенью компенсации в каждом канале [14]. Устройство, выполняющее

описанную обработку сигнала, называется многоканальным компрессором

динамического диапазона.

Нормальный слух Остаточное восприятие
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Рис. 1.3. Динамический диапазон звуков, воспринимаемый нормальным и

тугоухим человеком

Одной из проблем, связанной с проектированием многоканального

компрессора, является согласование частотного разрешения цифровой си-

стемы со слуховой системой человека. Так, например, многие процедуры
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подстройки слухового аппарата, основанные на корректировке громкости

в поврежденном ухе [15], предполагают выполнение частотного анализа,

согласованного со слуховой системой. Частотный анализ, используемый в

цифровой обработке сигналов, такой как дискретное преобразование Фу-

рье, имеет равномерное разрешение во всем частотном диапазоне. Частот-

ное же разрешение слуховой системы человека более точно моделируется

неравнополосным банком фильтров. Исходя из того, что слуховая система

человека более чувствительна к изменениям сигнала в области нижних ча-

стот, банк фильтров должен обладать следующим свойством: ширина полос

должна возрастать с увеличением частоты [16].

1.4.2. Шумоподавление

Другой важной функцией слухового аппарата является шумоподав-

ление. Фоновый шум значительно ухудшает разборчивость речи, особенно

для людей с тугоухостью [17]. Задача системы шумоподавления ослабить

фоновый шум и повысить качество речевого сигнала в сложной акусти-

ческой обстановке. Повышение разборчивости речи выполняется за счет

увеличения соотношения сигнал/шум без внесения искажения в полезный

сигнал. В зависимости от числа микрофонов системы шумоподавления де-

лятся на одноканальные и многоканальные [18]. Одноканальные алгорит-

мы шумоподавления широко изучены. Грубо эти алгоритмы можно клас-

сифицировать на параметрические и непараметрические. Алгоритмы одно-

канального шумоподавления разрабатываются для очистки зашумленных

речевых сигналов, используя только один микрофон, т.е. основываясь толь-

ко на временных и спектральных различиях между речевым и шумовым

сигналами. Однаканальное шумоподавление становится особенно сложной

задачей в случае нестационарного источника шума при низком соотноше-

нии сигнал/шум. Поскольку речь и шум, как правило, занимают одни и

те же частотные полосы, одноканальные системы шумоподавления обычно

вносят слышимые артефакты и искажения в полезный речевой сигнал.

Многие недостатки одноканальных систем шумоподавления можно

устранить, если установить дополнительные микрофоны [19]. Благодаря

миниатюризации микрофонов слуховой аппарат в настоящее время может
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быть оснащен двумя или даже тремя микрофонами. Обычно, источник

полезного сигнала и источник шума имеют различное расположение. Это

пространственное разделение можно использовать для получения лучших

спектральных оценок фонового шума и полезного речевого сигнала [20].

Многоканальные системы шумоподавления часто основываются на методе

обобщенного подавителя бокового лепестка [21] (GSC – generalized sidelobe

canceller) или технике многоканальной винеровской фильтрации [22].

В настоящее время все большее распространение получает так назы-

ваемое открытое слухопротезирование (open fitting), при котором в слухо-

вой проход пациента не помещают вкладыша. Это приводит к возрастанию

уровня комфорта при использовании слухового аппарата и позволяет из-

бежать эффекта окклюзии2. Главный недостаток открытого слухопротези-

рования – усиление эффекта от проникновения необработанного акустиче-

ского сигнала в ушной канал пациента. Обычные схемы шумоподавления

не могут учесть и компенсировать данный эффект. Более того, в такой

ситуации применение схемы шумоподаления перестает давать эффект, по-

скольку необработанный («зашумленный») сигнал свободно поступает на

барабанную перепонку. Для препятствия проникновению нежелательного

шумового сигнала необходимо использовать активную схему компенсации

шума (ANC – active noise control) [23]. В данном подходе схема генерирует

акустическую «антиволну», которая создает эффект компенсации сигнала

в определенной области пространства (т.н. «зона тишины»). В слуховых

аппаратах часто в один модуль объединяются шумоподавление и активная

схема компенсации шума (АСКШ) [24]. При этом стремятся при помо-

щи АСКШ создать зону тишины (zone-of-quiet) в ушном канале в области

барабанной перепонки.

1.4.3. Подавление эффекта акустической обратной связи

Стремление сделать слуховой аппарат менее заметным приводит к то-

му, что размеры современных слуховых аппаратов постоянно уменьшаются.

К сожалению, это обстоятельство ведет к появлению новых нежелательных

эффектов, таких как акустическая обратная связь. Акустическая обратная

2См. описание эффекта окклюзии на стр 19.
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связь (АОС) обусловлена близким расположением динамика и микрофона

(рис. 1.4).

Рис. 1.4. Акустическая обратная связь

Эффект акустической обратной связи проявляется, когда усиленный

слуховым аппаратом звук попадает в микрофон, создавая замкнутый кон-

тур. АОС возникает из-за отверстия в ушном вкладыше, который «закры-

вает» слуховой аппарат. Отверстие в ушном вкладыше необходимо для

уменьшения эффекта окклюзии [15, 25]. В аудиологии этот термин отно-

сится к явлению, которое заключается в том, что при закрытии отверстия

ушного прохода громкость низкочастотных звуков увеличивается благода-

ря специфической звуковой проводимости костей. Часто эффект окклюзии

возникает, когда человек начинает носить слуховой аппарат, поскольку

ушной вкладыш (или корпус внутриканального аппарата) плотно закры-

вает ушной проход. Вследствие эффекта окклюзии человек слышит свой

голос непривычно глухим и искаженным. Кроме того, становятся сильнее

слышны звуки тела, например, при жевании или ходьбе. Чтобы уменьшить

эффект окклюзии, во вкладыше или в корпусе внутриканального аппарата

проделывается отверстие (vent). Полностью устраняет эффект окклюзии

открытый ушной вкладыш, однако это значительно усугубляет проблему

АОС и ограничивает максимальный допустимый коэффициент усиления

слухового аппарата. Внешне эффект АОС проявляется как продолжитель-

ное, высокочастотное колебание, воспроизводимое слуховым аппаратом.
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Существуют два подхода к устранению эффекта АОС: подавление

прямой связи (feedforward suppression) и компенсация обратной связи

(feedback cancellation). Оба подхода преследуют общую цель – увеличить

коэффициент усиления слухового аппарата, минимизируя при этом арте-

факты, вносимые алгоритмом, такие как искажения, звон, «завывание».

Проблема АОС может быть решена либо посредством полного устранения

акустической связи между динамиком и микрофоном, либо путем удале-

ния высокочастотных осцилляций из сигнала динамика. Наиболее широко

изучены методы подавления «завывания» (howling suppression) на основе

режекторных фильтров и адаптивные методы компенсации обратной связи.

Подавление прямой связи. В методах подавления прямой связи

эффект АОС стараются ослабить в прямом канале слухового аппарата. Для

этого часто используют режекторные фильтры с переменным коэффициен-

том усиления в узких частотных полосах, на которых проявляется эффект

АОС [26,27]. Данной технике присущи некоторые недостатки. Так, умень-

шение коэффициента усиления на некоторых частотах потенциально может

привести к ухудшению качества речи или даже уменьшить её разборчи-

вость, если частоты режекции фильтров выбраны неправильно. Более того,

описанный метод имеет реакционную природу, это означает, что режектор-

ные фильтры начинают работать только после того, как АОС обнаружена

детектирующим алгоритмом. Таким образом, техника подавления прямой

связи не может обеспечить полного устранения эффекта АОС.

Компенсация обратной связи. В последнее время большее вни-

мание уделяется алгоритмам компенсации обратной связи [28–30]. Целью

данных алгоритмов является получение модели пути АОС, которая исполь-

зуется для предсказания сигнала обратной связи. Предсказанный сигнал

затем вычитается из сигнала микрофона. Получающийся в результате сиг-

нал содержит только полезную составляющую (при условии, что параметры

модели пути АОС оценены достаточно точно). В идеальном случае описан-

ный подход сохраняет полезный сигнал на входе прямого канала слухового

аппарата. Поскольку путь АОС может быстро изменяться в зависимости от

акустической среды, то он, как правило, моделируется при помощи адап-
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тивного КИХ-фильтра. Путь АОС включает медленно изменяющуюся часть

(микрофон, усилитель, динамик) и быстро изменяющуюся часть (акусти-

ка отверстия в ушном вкладыше, внешняя акустическая среда). Указанные

факторы в значительной степени влияют на характеристики пути АОС [31].

Примером влияния внешних факторов может служить поднесенный к уху

телефон [32], шляпа, одеваемая пользователем слухового аппарата, или

реверберация комнаты [33]. Таким образом, точность оценки пути АОС

является ключевым моментом, поскольку несоответствие оцененного пути

реальному ведет к нестабильности слухового аппарата и появлению иска-

жений в выходном сигнале.

Есть две разновидности алгоритмов компенсации АОС: с прерывной

и непрерывной адаптацией [26]. В первом случае коэффициенты фильтра

начинают адаптироваться только после того, как обнаружена нестабиль-

ность. Эта особенность определяет реакционный характер этих алгорит-

мов – слуховой аппарат на некоторое время перестает быть стабильным

перед тем, как активируется алгоритм компенсации, что в общем случае яв-

ляется нежелательным. Алгоритмы компенсации АОС с непрерывной адап-

тацией имеют упреждающий характер – критические частоты, на которых

проявляется эффект АОС, выявляются до момента возникновения «завы-

ваний». Оценку акустического пути можно выполнить, используя стан-

дартные алгоритмы адаптивной фильтрации на основе метода наименьших

средних квадратов. Однако использование непрерывной адаптации натал-

кивается на проблему корреляции между сигналом динамика и сигналом

микрофона, которая возникает из-за присутствия замкнутого контура (сиг-

нал передается от динамика на микрофон. Эта проблема трудно устранима

в случае спектрально окрашенных сигналов, таких как музыка и речь.

1.5. Разработка слуховых аппаратов

1.5.1. Требования, предъявляемые к слуховым аппаратам

Несмотря на непрерывное развитие полупроводниковых технологий и

увеличение вычислительной мощности современных процессоров цифровой

обработки сигналов проектирование слухового аппарата остается весьма

21



сложной задачей [34]. В первую очередь это связано с техническими тре-

бованиями, предъявляемыми к слуховым аппаратам. К наиболее важным

требованием можно отнести следующие:

• обработка сигнала в реальном времени;

• низкое энергопотребление;

• малая алгоритмическая задержка.

Рассмотрим указанные требования более подробно. Необходимость

обработки сигнала в реальном масштабе времени очевидна. Человек с

ослабленным слухом желает воспринимать звуковые явления, относящиеся

к настоящему моменту времени. Данное требование накладывает ограни-

чения на методы и алгоритмы обработки сигнала в слуховом аппарате.

Требование низкого энергопотребления можно проиллюстрировать

следующими доводами [7]. Слуховой аппарат должен обеспечивать 16-

часовую бесперебойную работу в течение 7 дней (т.е. 112 часов). Если

при этом использовать батарею на 1, 4 В (180 мА×ч), то максимальный

ток должен составлять 1, 60 мА. Таким образом, нетрудно определить, что

потребляемая слуховым аппаратом мощность составляет 2, 24 мВт. Такое

ограничение по потребляемой мощности ведет к ужесточению требований

к вычислительной платформе. В частности, во всех практических реали-

зациях для уменьшения потребляемой мощности тактовая частота работы

процессора слухового аппарата колеблется в пределах 1–2, 5 МГц [7, 35].

Кроме уменьшения частоты работы процессора проблему энергопотребле-

ния можно решать путем уменьшения вычислительной сложности алгорит-

мов, применяемых в слуховых аппаратах. Один из возможных путей состо-

ит в уменьшении частоты дискретизации входного сигнала. В этом случае

существенно сокращается число отсчетов, которые необходимо обработать

в единицу времени. В настоящее время частота дискретизации, использу-

емая в слуховых аппаратах, колеблется в пределах от 11 до 20 кГц [36].

Однако понижение частоты дискретизации ведет к тому, что многие по-

лезные звуковые сигналы, которые имеют широкий частотный диапазон,

перестают воспроизводится слуховым аппаратом. Поэтому более разумный

путь уменьшения энергопотребления состоит в разработке быстрых алго-

ритмов, обладающих минимальной вычислительной сложностью [37].
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Рис. 1.5. Формирование задержки сигнала в слуховом аппарате при работе в

реальном масштабе времени

Требование малой алгоритмической задержки слухового аппарата

имеет несколько аспектов. В [5] указывается, что для предотвращения

эффекта гребенки фильтров (comb filter effect) общее время на обработ-

ку сигнала в цифровом слуховом аппарате должно составлять менее 10 мс

(рис. 1.5). Эффект гребенки фильтров вызывается суперпозицией обрабо-

танного (задержанного) сигнала с необработанным сигналом, который по-

падает в ушной канал напрямую (через отверстие в слуховом аппарате).

Это составляет особенно серьезную проблему для слуховых аппаратов за-

ушного типа. В общее время обработки сигнала в СА включает время на

преобразование сигнала из аналоговой формы в цифровую, а также вре-

мя на преобразование цифрового сигнала в аналоговый. С точки зрения

проектирования слухового аппарата это означает, что время на цифровую

обработку сигнала не должно превышать 6—8 мс [38]. В случае, если

время обработки сигнала будет превышать 10 мс человек будет слышать

эхо, создаваемое сигналом от слухового аппарата, который накладывается

на барабанной перепонке с сигналом, поступающим напрямую из внешней

среды. Рассмотренные требования являются ограничивающими факторами,

и их необходимо учитывать на всех этапах разработки схемы слухового ап-

парата.

1.5.2. Современные подходы к построению слуховых аппаратов

В разделе рассматриваются подходы к построению слуховых аппа-

ратов. В качестве классификационного признака выбран метод частотного
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анализа, используемый в прямом канале слухового аппарата.

Слуховой аппарат с обработкой в частотной области В [39–41]

предлагаются схемы обработки сигнала в слуховом аппарате, основанные

на дискретном преобразовании Фурье (ДПФ). Общий принцип работы слу-

ховых аппаратов на основе ДПФ можно пояснить, используя схему на

рис. 1.6.

Рис. 1.6. Структура слухового аппарата на основе ДПФ

Входной сигнал x(t) дискретизируется и разбивается на сегменты,

которые переводятся в частотную область при помощи ДПФ. Амплитуд-

ный спектр сигнала изменяется в зависимости от текущей громкости зву-

ка и аудиограммы пользователя слухового аппарата. Модифицированный

спектр сигнала затем преобразуется обратно во временную область по-

средством обратного ДПФ (ОДПФ) и реконструируется с использованием

метода перекрытия с суммированием. Таким образом, входной сигнал уси-

ливается нелинейно в зависимости от частоты и интенсивности звука.

Преимуществом подхода с использованием ДПФ заключается в хоро-

шо разработанной теории синтеза быстрых алгоритмов вычисления ДПФ –

БПФ [37, 42]. Также большое число современных процессоров цифровой

обработки сигналов содержит в своем составе вычислительное ядро, ре-

ализующее БПФ. Однако подход с использованием ДПФ имеет алгорит-

мическую задержку порядка 14–25 мс, что как указывалось ранее являет-

ся слишком большим значением. Кроме того частотный анализ на основе

ДПФ не согласован со слуховой системой человека. Эти недостатки обу-

словили поиск и разработку альтернативных методов обработки сигнала в

слуховых аппаратов.
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Применение банков фильтров для обработки сигнала в слуховом

аппарате. В работах [7,43] предлагается подход к построению слухового

аппарата с использованием системы анализа/синтез на основе банка филь-

тров WOLA (Weighted OverLap-Add). Общая схема слухового аппарата на

основе банка фильтров WOLA приведена на рис. 1.7 [44]. Структура бан-

ка фильтров WOLA состоящая из трех блоков: анализ, усиление и синтез

показана на рис. 1.8.

x(t)
АЦП ЦАП

s(t)

В
х

о
д

н
о

й
 

б
у

ф
ер

В
ы

х
о

д
н

о
й

 

б
у

ф
ерБанк 

фильтров 

WOLA

Рис. 1.7. Структура слухового аппарата на основе банка фильтров WOLA

На этапе анализа входная последовательность умножается на окно

Хемминга длины L, что позволяет достигнуть хорошего частотного раз-

решения. На каждом шаге обрабатывается R текущих отсчетов (текущий

блок) и L−R предыдущих отсчетов (L/R блоков). Банк фильтров WOLA

использует N частотных отсчетов БПФ взвешенного на окно входного сиг-

нала. Поскольку выбрано четное выравнивание каналов банка фильтров,

то в результате получается N/2 частотных полос. По этой причине на

рис. 1.8 БПФ вычисляется для N/2 точек. Коэффициент передискретиза-

ции равен O = N/R. Передискретизация необходима, чтобы выполнить

усиление частотных полос в банке фильтров без риска возникновения ком-

понент наложения спектра. В блоке усиления происходит умножение N/2

частотных полос для коррекции слуха пользователя слухового аппарата. В

блоке синтеза выполняется реконструкция модифицированного сигнала.

Типичные значения параметров банка фильтров WOLA приведены

ниже [44]:

• частота дискретизации 16 кГц;

• размер входного блока R = 64 отсчета;

• длина окна анализа L = 256 отсчетов;

• формат БПФ N/2 = 64 точек;
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Рис. 1.8. Структура банка фильтров WOLA

• коэффициент передискретизации O = N/R = 2

Работая на указанной частоте дискретизации, банк фильтров име-

ет 64 частотные полосы (центры полос разнесены на 125 Гц) в диапазоне

0–8 кГц. Можно показать, что задержка банка фильтров WOLA для ука-

занных значений параметров составляет 16 мс, что превышает требуемое

время обработки сигнала в современных слуховых аппаратах. Как отмеча-

ется в [3], при такой задержке речь собеседника воспринимается хорошо,

не возникает рассинхронизации в восприятии речевого сигнала с видимым

движением губ. Дискомфорт возникает во время произнесения слов поль-

зователем слухового аппарата, поскольку его собственный голос попадает

в барабанную перепонку из нескольких источников: посредством костной
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проводимости и после прохождения через слуховой аппарат. Данный эф-

фект субъективно может восприниматься как эхо. Еще одним недостатком

указанной подхода является то, что используемый для частотного анализа

банк фильтров WOLA не согласован со слуховой системой человека.

Слуховой аппарат с использованием фильтрации во временной

области. В [3,4] предлагается подход, использующий фильтрацию во вре-

менной области для обработки сигнала в слуховом аппарате. Блок-схема

системы, реализующей данный подход, показана на рис. 1.9.
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Рис. 1.9. Структура слухового аппарата на основе фильтрации во временной

области

Особенностью схемы является малая алгоритмическая задержка, до-

стигаемая за счет того, что анализ сигнала проводится в частотной области,

а обработка – во временной. Элементом, выполняющим обработку сигнала,

является КИХ-фильтр, коэффициенты которого адаптируются в частотной

области. Представленная схема обработки сигнала устраняет один из глав-

ных недостатков двух предыдущих подходов: большую алгоритмическую

задержку. В [3] предложено применить технику частотного растяжения

(frequency warping) к схеме на рис. 1.9 для согласования частотного ана-

лиза сигнала со слуховой системой человека. Негативным эффектом при-

менения частотного растяжения является увеличение групповой задержки

сигнала на низких частотах. Так, если в схеме выбрать N = 32, то задерж-

ка на низких частотах будет составлять около 6 мс, а на высоких прибли-

зительно порядка 3 мс. Такие значения являются приемлемыми. При этом

частотный анализ выполняется в 17 частотных полосах, каждая из которых
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имеет ширину приблизительно равную 1,3 барка [45].

1.5.3. Структура слухового аппарата с обработкой в

перцептуальной частотной шкале

В [46] для обработки сигнала в прямом канале слухового аппара-

та предложено использовать неравнополосный косинусно-модулированный

банк фильтров с малой групповой задержкой. Данный подход удовлетворя-

ет основным требованием, предъявляемым к средству частотного анализа

в слуховом аппарате. Банк фильтров согласован со слуховой системой че-

ловека, поскольку может аппроксимировать различные психоакустические

шкалы [47, 48], а также путем выбора соответствующей длины фильтра-

прототипа обеспечить малую групповую задержку – менее 4 мс.

БМСС

Субполосная 

компенсация 

обратной связи

x(t)
АЦП ЦАП

s(t)

Рис. 1.10. Структура предлагаемого слухового аппарата (БМСС – блок

модификации спектра сигнала)

Общая структура предлагаемого слухового аппарата показана на

рис. 1.10. Основным компонентом структуры слухового аппарата являет-

ся блок модификации спектра сигнала (БМСС). БМСС выполняет следу-

ющие функции: компрессию динамического диапазона, шумоподавление и

компенсацию потери слуха. Другой важной частью структуры является

адаптивная система компенсации эффекта АОС, которая не увеличивает

задержку сигнала в прямом канале слухового аппарата. В [49] показывает-

ся, что адаптивные алгоритмы работают эффективнее, если предварительно

входной сигнал разбить на субполосы. Кроме того, последние результаты

в области адаптивной фильтрации показывают, что неравнополосные адап-

тивные структуры в ряде случаев превосходят равнополосные по таким
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параметрам, как скорость сходимости и/или модельная ошибка [50]. По-

этому в адаптивной системе компенсации эффекта акустической обратной

связи предлагается использовать неравнополосный банк фильтров [51].

Важным вопросом создания процессора слухового аппарата являет-

ся выбор вычислительной платформы. В этом отношении основными тре-

бованиями являются производительность, низкое энергопотребление, низ-

кая тактовая частота и архитектура, позволяющая эффективно выполнять

требуемые алгоритмы обработки. В настоящее время существует две ос-

новные альтернативы: процессоры цифровой обработки сигналов (ПЦОС)

и программируемые логические интегральные схемы (ПЛИС). Преимуще-

ством ПЦОС является их высокая производительность, наличие аппарат-

ных ускорителей операций ЦОС, а также короткие сроки разработки и

отладки программного кода. Недостатком ПЦОС для их использования в

качестве вычислителей для слуховых аппаратов является тот факт, что

для них характерна высокая тактовая частота. Это в свою очередь приво-

дит к повышенному энергопотреблению, что не соответствует требованиям

целевого приложения. Необходимо учитывать, что предлагаемые алгорит-

мы обработки сигнала имеют высокую степень параллелизма, что делает

возможным их эффективную реализацию на ПЛИС в виде параллельно

работающих структур. Использование параллельных структур позволяет

уменьшить тактовую частоту процессора слухового аппарата, поскольку

данные в этом случае будут обрабатываться в темпе их поступления.

Реализация предлагаемого подхода к построению слухового аппарата

предполагает решение следующих задач.

1. Необходимо разработать алгоритмы, реализующие основные функ-

ции слухового аппарата, такие как компрессия динамического диапазона,

шумоподавление и компенсация потери слуха. При этом для частотно-

го анализа сигнала должен использоваться неравнополосный косинусно-

модулированный банк фильтров.

2. Требуется разработать метод проектирования неравнополосного

банка фильтров для аппроксимации психоакустических частотных шкал.

Это позволит выполнять в слуховом аппарате обработку сигнала, согласо-

ванную с работой слуховой системы человека.

3. Необходимо разработать адаптивный алгоритм компенсации эф-
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фекта АОС, который бы не вносил дополнительной задержки в прямой

канал слухового аппарата.

4. Для сокращения аппаратных затрат необходимо разработать быст-

рые алгоритмы реализации неравнополосного банка фильтров, а также дру-

гих вычислительно-затратных блоков процессора слухового аппарата.

5. В целях уменьшения потребляемой мощности процессора слухо-

вого аппарата требуется разработать методы и алгоритмы аппаратной реа-

лизации неравнополосных банков фильтров в виде параллельных структур

для вычислительных платформ на основе микросхем с программируемой

логикой.

1.6. Обзор методов построения неравнополосных

банков фильтров

В разделе обсуждаются различные подходы к построению неравнопо-

лосных банков фильтров, поскольку таковые необходимы для выполнения

обработки сигнала в прямом канале слухового аппарата, а также для реа-

лизации субполосной системы компенсации эффекта АОС.

Банк фильтров состоит из двух частей (рис. 1.11): банка фильтров

анализа и банка фильтров синтеза [52–56]. Банк фильтров анализа H0(z),

H1(z),. . . , HM−1(z) выполняет декомпозицию входного сигнала на M по-

лосовых канальных сигналов (субполос). Как правило, для уменьшения

нагрузки на вычислительную систему сигналы в каналах банка фильтров

подвергаются децимации. В случае, если коэффициенты децимации во всех

каналах Sk = M , банк фильтров называют критически децимированным,

иначе банк фильтров считают передискретизированным. Синтезирующий

банк F0(z), F1(z),. . . , FM−1(z) производит интерполяцию канальных сигна-

лов и восстановление исходного сигнала.

Поскольку банк фильтров для слухового аппарата должен быть со-

гласован со слуховой системой человека, которая имеет нелинейную ха-

рактеристику, то далее рассматриваются подходы к построению неравно-

полосных банков фильтров.

Существует несколько основных направления при построении нерав-
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Рис. 1.11. Общая структура банка фильтров

нополосных банков фильтров.

1. Использование пакета дискретного вейвлет-преобразования. В дан-

ном подходе для получения неравномерной декомпозиции применяется блок

из двух согласованных фильтров нижних частот (НЧ) и высоких частот

(ВЧ). Импульсные характеристики данных фильтров представляют собой

вейвлет-функции. Вначале исходный сигнал пропускается через блок со-

гласованных фильтров НЧ и ВЧ, после чего выходные сигналы могут быть

вновь обработаны при помощи двухканального банка фильтров. Данный

процесс продолжается до тех пор, пока не будет получено необходимое

частотное разрешение [54, 57]. Пример неравнополосного банка фильтров

на основе вейвлет-преобразования приведен на рис. 1.12, где через H(z) и

G(z) обозначены согласованные фильтры НЧ и ВЧ соответственно. К недо-

статкам данного подхода можно отнести нерегулярность дерева фильтров

для заданной частотной декомпозиции сигнала, а к достоинствам – хоро-

шо разработанный математический аппарат для эффективной реализации

двухканального банков фильтров [58].

2. Неравнополосный банк фильтров можно получить из несколь-

ких секций равнополосных банков фильтров и переходного фильтра [59].

В этом методе переходной фильтр соединяет каналы банка фильтров с раз-

личной шириной полос, позволяя получить схожий с равнополосным банк

фильтров. При этом необходимо спроектировать несколько равнополосных

банков фильтров, из которых выбираются нужные каналы для получения
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Рис. 1.12. Пример неравнополосного банка фильтров на основе

вейвлет-преобразования

Рис. 1.13. Схема неравнополосный банк фильтров, полученного с использованием

переходного фильтра [59]

заданного частотного разделения, а для соединения секций равнополос-

ных банков фильтров специальным образом рассчитывается несимметрич-

ный полосовой переходной фильтр (рис. 1.13). Недостатком данного метода

является сложность проектирования подобных банков фильтров. Во мно-

гих практических задачах число равнополосных банков фильтров, необхо-

димых для получения заданного частотного разбиения, слишком велико.

Кроме того поскольку переходной фильтр имеет несимметричную АЧХ, ко-

эффициенты фильтра-прототипа являются комплексными а, следовательно,

и сигнал в соответствующем канале также будет комплексным, что созда-

ет неудобства при разработке аппаратной реализации данного типа банков

фильтров.

3. Неравнополосный банк фильтров на основе одного равнополосного

банка фильтров с объединением каналов [60]. Подход предполагает про-
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ектирование равнополосного банка фильтров с большим числом каналов,

после чего фильтры анализа объединяются в группы для получения нерав-

нополосного банка фильтров. Данный метод считается эффективным, т.к.

для проектирования равнополосных банков фильтров разработано большое

число эффективных методов. Недостатком метода является высокая вычис-

лительная сложность при большом количестве каналов.

4. Неравнополосный банк фильтров на основе фазового преобразо-

вания (allpass transform). В данном методе используется то свойство де-

формации частотной оси при замене всех элементов задержки системы на

фазовые звенья [48, 61]. Таким образом, неравнополосный банк фильтров

получается из равнополосного путем деформации частотной оси при по-

мощи фазового преобразования. Такой подход был предложен в [61], где

в качестве исходного равнополосного был выбран ДПФ-модулированный

банк фильтров. Недостаток такого банка фильтров в том, что выходные

сигналы после фильтров анализа являются комплексными, что доставля-

ет дополнительные трудности при аппаратной реализации банка фильтров.

Для преодоления этой трудности в [48] было предложено использовать

косинусно-модулированный банк фильтров (КМБФ) в качестве исходно-

го. Достоинство данного подхода в том, что все сигналы банка фильтров

представляются действительными числами. Кроме того этот метод позволя-

ет изменять частотную характеристику банка анализа и синтеза, варьируя

лишь одним коэффициентом фазового преобразования. Недостаток данно-

го метода – необходимость реализации фазового преобразования, которое

аппаратно представляет собой каскадно соединенную цепь БИХ-фильтров

первого порядка.

В [62] указывается, что банки фильтров на основе фазового преобра-

зования обладают меньшей групповой задержкой и вычислительной слож-

ностью, чем сравнимые с ними неравнополосные банки фильтров с древо-

видной структурой на основе пакета дискретного вейвлет-преобразования.

Поэтому в данной работе рассматривается банк фильтров, получаемый с

использованием фазового преобразования. По указанным выше причинам

в качестве исходного банка выбирается КМБФ.
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1.7. Краткие выводы

Рассмотрение существующих подходов построения слуховых аппара-

тов показывает, что специфика решаемой ими задачи накладывает значи-

тельные ограничения на используемые методы обработки сигнала, а также

на структуру процессора слухового аппарата. Показаны недостатки каж-

дого подхода, проявляющиеся либо в значительной задержке сигнала в

слуховом аппарате, либо в том, что сигнал обрабатывается в субполосах,

не согласованных со слуховой системой человека.

В главе также выполнен обзор и сравнительный анализ методов син-

теза неравнополосных банков фильтров для процессоров слуховых аппара-

тов, на основании которого сделан вывод о необходимости использования

банка фильтров на базе фазового преобразования, деформирующего ча-

стотную ось.

В качестве альтернативы существующим предложена структура слу-

хового аппарата на основе неравнополосного банка фильтров, выполняю-

щая функции компенсации потери слуха, компрессии динамического диа-

пазона речевого сигнала, шумоподавления и адаптивной компенсации аку-

стической обратной связи.
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ГЛАВА 2

СИНТЕЗ НЕРАВНОПОЛОСНОГО

КОСИНУСНО-МОДУЛИРОВАННОГО БАНКА

ФИЛЬТРОВ

2.1. Косинусно-модулированный банк фильтров

(КМБФ)

2.1.1. Основные понятия

Для построения неравнополосного банка фильтров, предложенного

в [48], исходным пунктом служит M -канальный КМБФ [63]. Данный банк

фильтров образуется путем косинусной модуляции КИХ-фильтра нижних

частот с линейной ФЧХ, который называется фильтром-прототипом. Эта

идея позволяет свести проектирование целого банка фильтров к расчету

одного фильтра-прототипа. Импульсные характеристики фильтров анализа

(hk[n]) и синтеза (fk[n]) КМБФ имеют следующий вид:

hk[n] = 2h[n] cos

(
(2k + 1)π

2M

(
n− N − 1

2

)
+ θk

)
; (2.1)

fk[n] = 2h[n] cos

(
(2k + 1)π

2M

(
n− N − 1

2

)
− θk

)
, (2.2)

где N – порядок фильтра-прототипа;

h[n] – коэффициенты фильтра-прототипа нижних частот;

0 ≤ n < N – временной индекс;

0 ≤ k < M – номер канала.
Схематично АЧХ фильтра-прототипа и всего банка фильтров показаны на

рис. 2.1.

Появление банка фильтров, описываемого выражениями (2.1) и (2.2),

связано с развитием техники субполосного кодирования [64], где основ-

ной решаемой задачей является сокращение объема передаваемой инфор-

мации. Поэтому предполагалось, что выходные сигналы банка фильтров
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Рис. 2.1. АЧХ фильтра-прототипа и косинусно-модулированного банка фильтров

будут децимированы с коэффициентом M . Данное обстоятельство приво-

дит к появлению компонент наложения спектров значительной величины

(significant aliasing terms) из соседних полос вследствие неидеальности

АЧХ фильтра-прототипа. Наложение спектров из полос, несмежных с дан-

ной, определяется ослаблением АЧХ фильтра-прототипа в полосе заграж-

дения. Подавление компонент наложения спектров значительной величины

может быть выполнено лишь на этапе реконструкции сигнала с использо-

ванием информации из соседних каналов [65].

Рассмотрим механизм подавления компонент наложения спектров

значительной величины. Пусть H(z) =
∑N−1

n=0 h[n]z−n — z-образ фильтра-

прототипа. Для 0 ≤ k < M введем следующие обозначения:

Uk(z) = bkH(zW
k+ 1

2

2M ); Vk(z) = b∗kH(zW
−(k+ 1

2 )

2M ),

где WM = e−j2π/M ; bk = W
N−1
2 (k+ 1

2 )

2M . Тогда для КМБФ анализа и синтеза

могут быть записаны выражения:

Hk(z) = akUk(z) + a∗kVk(z); (2.3-а)

Fk(z) = a∗kUk(z) + akVk(z), (2.3-б)

где ak = ejθk. Ключевым моментом при построении КМБФ является пред-

положение, что фильтры несмежных каналов не перекрываются. Например,
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в 8-канальном банке фильтров АЧХ четвертого канала |H4(e
jω)| перекры-

ваются только с |H3(e
jω)| и |H5(e

jω)|. Полосы пропускания всех остальных

фильтров лежат в полосе заграждения фильтра |H4(e
jω)|. Запишем выраже-

ние для выхода k-го канала критически децимированного банка фильтров

синтеза с учетом компонент наложения спектров значительной величины

из смежных каналов:

Yk(z) = 1
MFk(z)

[
akUk(z)X(z) + a∗kVk(z)X(z)+

+ akUk(zW
−k
m )X(zW−k

m ) + a∗kVk(zW
k
M)X(zW k

m)+

+ akUk(zW
−(k+1)
M )X(zW

−(k+1)
M ) + a∗kVk(zW

k+1
M )X(zW k+1

M )
]
. (2.4)

В выражение (2.4) входят четыре компоненты наложения спектров, сгруп-

пируем их и введем обозначения:

Ak,low(z) =Fk(z)
[
akUk(zW

−k
M )X(zW−k

M ) + a∗kVk(zW
k
M)X(zW k

M)
]

;

Ak,high(z) =Fk(z)
[
akUk(zW

−(k+1)
M )X(zW

−(k+1)
M ) + a∗kVk(zW

k+1
M )X(zW k+1

M )
]
.

В общем виде выражение для выхода k-го канала банка фильтров синтеза

запишется как

Yk(z) = 1
M (Fk(z)Hk(z)X(z) + Ak,low(z) + Ak,high(z)).

В работе [65] показывается, что подавление компонент наложения спектров

значительной величины достигается при условии

Ak+1,low(z) = −Ak,high(z), (2.5)

которое после упрощений приводит к уравнению

a2
k + (a∗k)

2 = 0, 0 ≤ k < M. (2.6)

Одним из возможных решений, удовлетворяющих (2.6), является ak = ejθk

при θk = (−1)kπ/4. Таким образом, выбор параметров модуляции θk име-

ет определяющее значение для подавления компонент наложения спек-

тров значительной величины. Заметим, что последнего удается достичь

за счет использования во всех каналах одинаковых коэффициентов деци-

мации Sk = M .
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2.1.2. Полифазная реализация КМБФ

Интерес к КМБФ [65–67] объясняется хорошо разработанной теори-

ей алгоритмов их реализации. В [63] предлагается эффективная схема реа-

лизации КМБФ на основе полифазного представления фильтра-прототипа.

Для случая когда порядок фильтра-прототипа N = 2mM , где m – про-

извольное положительное число, передаточные функции КМБФ анализа

представляются в виде
H0(z)
H1(z)
...

HM−1(z)

=

[ c0,0 c0,1 ··· c0,N−1
c1,0 c1,1 ··· c1,N−1
...

...
. . .

...
cM−1,0 cM−1,1 ··· cM−1,N−1

]
︸ ︷︷ ︸

MC


1
z−1

. . .
z−(N−1)




h[0]
h[1]
...

h[N−1]

, (2.7)

где ck,n = cos
(
π(k+ 1

2 )

M (n− N−1
2 ) + (−1)k π4

)
— компоненты матрицы косинус-

ной модуляции MC . Из свойства периодичности функции косинус имеем

ck,(l+2pM) = (−1)pck,l,

что позволяет записать матрицу косинусной модуляции MC в блочном виде:

MC =
[
C −C C −C . . .

]
︸ ︷︷ ︸

m повторений

, (2.8)

где C = [ck,n]0≤k<M, 0≤n<2M . Регулярная структура матрицы косинусной мо-

дуляции дает возможность представить ее в виде следующего произведе-

ния:

MC = C
[
I2M −I2M I2M −I2M . . .

]
︸ ︷︷ ︸

m повторений

, (2.9)

где In — единичная матрица размера n × n. Умножение на матрицу (2.9)

требует в m раз меньше операций умножения, чем на матрицу вида (2.8).

Далее подставим выражение для матрицы косинусной модуляции (2.9) в

(2.7): H0(z)
H1(z)
...

HM−1(z)

 = C [ I2M −I2M I2M −I2M ... ]︸ ︷︷ ︸
m повторений

[
1
z−1

. . .
z−(N−1)

] h[0]
h[1]
...

h[N−1]

 =

= C

 h[0]−h[2M ]z−2M+···
h[1]z−1−h[2M+1]z−(2M+1)+···

...
h[2M−1]z−(2M−1)−h[4M−1]z−(4M−1)+···

 = C

[
G0(−z2M )

z−1G1(−z2M )

z−(2M−1)G2M−1(−z2M )

]
, (2.10)
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Рис. 2.2. Полифазная реализация косинусно-модулированного банка фильтров

анализа

где Gq(z) =
m−1∑
p=0

h[q + 2pM ]zp. Выражение (2.10) служит основой для по-

строения полифазной реализации КМБФ. Элементами вектора-столбца в

последнем выражении служат так называемые полифазные компоненты

фильтра-прототипа. Аналогичное выражение может быть получено и для

банка фильтров синтеза. Эффективная реализация КМБФ анализа на ос-

нове выражения (2.10) показана на рис. 2.2. Вычислительная сложность

полифазной структуры банка фильтров на рис. 2.2 значительно ниже непо-

средственной реализации банка в виде гребёнки фильтров. Так, при прямой

реализации банка фильтров на один входной отсчёт необходимо выполнить

N ×M операций умножения, а при полифазной реализации потребуется

N+M×2M операций умножения. Преимущество полифазной реализации в

том, что умножение входного сигнала на коэффициенты фильтра-прототипа

выполняется только один раз, а затем выходные сигналы получаются пу-

тём косинусной модуляции, для которой при непосредственной реализации

требуется M × 2M операций умножения.
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2.1.3. Эффективная реализация косинусной модуляции

Эффективность полифазной реализации КМБФ заключается в воз-

можности построения быстрого алгоритма умножения на матрицу коси-

нусной модуляции. Под быстрым алгоритмом понимается представление

матрицы C в виде произведения слабозаполненных матриц. В работе [63]

показано, что матрица косинусной модуляции может быть записана в виде

C =



√
M(−1)m1DCT-4M [(IM − JM) − (IM + JM)]

для чётного m = 2m1;
√
M(−1)m1DCT-4M [(IM + JM) (IM − JM)]

для нечётного m = 2m1 + 1,

(2.11)

где DCT-4M – матрица дискретного косинусного преобразования (ДКП)

4-го типа, а JM – диагональная матрицы размера M × M , содержащая

единицы на побочной диагонали:

DCT-4M =

[√
2

M
cos

(
π(k + 1

2)(`+ 1
2)

M

)]
0≤k,`<M

; JM =


1

. .
.

1

 .
Выражение (2.11) позволяет свести задачу реализации КМБФ к задаче син-

теза быстрого алгоритма для ДКП-4. Подход к построению быстрых алго-

ритмов для всего семейства дискретных синусных и косинусных преобра-

зований, основанный на привлечении методов теории групп и абстрактной

алгебры, рассматривается в главе 4.

Рассмотрим вопрос уменьшения количества операций сложения при

умножении на матрицу косинусной модуляции. Заметим, что (2.11) пред-

ставляет собой произведение матрицы предсложений [(IM−JM) −(IM+JM)]

на матрицу ДКП-4. При этом для умножения на матрицу предсложений

необходимо выполнить 3M операций сложения. Это число может быть

уменьшено до 2M [68]. В качестве примера рассмотрим случай, когда m и

M — чётные числа, тогда матрица предсложений имеет блочный вид:

SeM = [(IM − JM) − (IM + JM)] =

 IM/2 −JM/2 −IM/2 −JM/2

−JM/2 IM/2 −JM/2 −IM/2

 . (2.12)

40



Рис. 2.3. Схема, реализующая умножение на матрицу косинусной модуляции C

Используя элементарные преобразования, приведём (2.12) к блочному сту-

пенчатому виду:IM/2

JM/2 −IM/2

SeM =

IM/2 −JM/2 −IM/2 −JM/2

−2JM/2 −IM/2

 ;

IM/2 −1/2JM/2

IM/2

IM/2

JM/2 −IM/2

SeM =

1

2

IM/2 −JM/2

−JM/2 −IM/2

 .
Откуда SeM выражается как

SeM =

 IM/2 JM/2

−JM/2 IM/2

IM/2 −JM/2

−JM/2 −IM/2

 . (2.13)

Вычисление по формуле (2.13) при реализации требует выполнения 2M

операций сложения. Аналогичные выражения получаются в случае, если

число каналов банка фильтров нечётно [36].

С учётом выражений (2.11) и (2.13) схема, реализующая умножение

на матрицу косинусной модуляции C, может быть графически представлена

в виде (рис. 2.3).
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2.2. Неравнополосный косинусно-модулированный

банк фильтров

2.2.1. Фазовое преобразование

При построении неравнополосного банка фильтров ключевую роль

играет фазовое преобразование, предложенное в [69], где оно использо-

валось для получения неравномерного частотного разрешения дискретных

сигналов. Процедура, описанная в [69], заключается в преобразовании ис-

ходной последовательности в новую последовательность, обладающую тем

свойством, что её ДПФ равно выборкам z-преобразования исходной после-

довательности, расположенным через неравные интервалы вокруг единич-

ной окружности. Задача ставилась следующим образом. Пусть f [n] — ис-

ходная последовательность, а g[k] — преобразованная последовательность.

Необходимо найти линейное преобразование между f [n] и g[k], соответ-

ствующее разложению f [n] в систему линейно независимых последователь-

ностей ψk[n], которое имеет форму

f [n] =
∞∑

k=−∞

g[k]ψk[n].

От данного преобразования требовалось, чтобы z-преобразования после-

довательностей f [n] и g[k] были связаны между собой операцией замены

переменных, так что

G(ejϕ(ω)) = F (ejΩ), (2.14)

где Ω = ϕ(ω); G(ejΩ) =
∞∑

k=−∞
g[k]e−jΩk, а F (ejω) =

∞∑
n=−∞

f [n]e−jωn. Таким

образом, функции ψk[n] должны иметь характеристику фазового типа, т.е.

их z-преобразование на единичной окружности должно иметь единичную

амплитуду, независимую от частоты. Если отображение ω на Ω ограничить

условием, согласно которому при изменении ω на 2π величина Ω изменяется

также на 2π, и потребовать, чтобы z-преобразование Ψk(z) от функции

ψk[n] выражалось рациональными функциями z, то Ψk(z) должно иметь

форму

Ψk(z) =

(
z−1 + α

1 + αz−1

)k
. (2.15)
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Рис. 2.4. Фазовая цепь, реализующая деформацию частотной оси

Как и требуется, амплитуда Ψk(z) для z, расположенных на единичной

окружности, равна единице, а функция ϕ : ω → Ω определяется как

Ω = ϕ(ω) = ω − 2 arctan
α sinω

1 + α cosω
. (2.16)

Можно показать, что обратное соотношение имеет вид

ω = ϕ−1(Ω) = Ω− 2 arctan
α sin Ω

α cos Ω− 1
.

Поскольку вычисление ДПФ новой последовательности g[k] соответствует

равномерной дискретизации по Ω, получающиеся частотные выборки бу-

дут соответствовать неравномерной дискретизации по исходной частотной

переменной ω. В [69] показывается, что g[k] можно получить, пропуская

последовательность f [−n] через линейную инвариантную к сдвигу цепь,

показанную на рис. 2.4, где A(z) = Ψ1(z).

Рис. 2.5. Сигналы f [n] и g[k] в частотной области и график функции деформации

частотной оси Ω = ϕ(ω)
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Выходные сигналы цепи gk,n на рис. 2.4 связаны с последователь-

ностью g[k] соотношением g[k] = gk,0. Чтобы получить выборки спектра

исходной последовательности f [n] на деформированной частотной оси, вы-

числяют ДПФ последовательности g[k]. Пример деформации частотной для

спектрального анализа речевого сигнала приведен на рис. 2.5. Параметр де-

формации устанавливался равным α = 0, 5, в каждом случае число чисто

частотных выборок равно 512.

2.2.2. Деформация частотной оси КМБФ

Неравнополосную версию КМБФ можно получить, используя фазо-

вое преобразование для деформации частотной оси равнополосного КМБФ.

Для этого необходимо заменить в выражении (2.10) элементы задержки на

фазовые звенья:

z−1 → A(z). (2.17)

В рамках данной работы рассматривается применение фазовых звеньев пер-

вого порядка с действительными коэффициентами:

A(z) =
z−1 + α

1 + αz−1
, α ∈ R, |α| < 1, A(ejω) = ejϕ(ω),

где ϕ(ω) определена в (2.16). В результате замены (2.17) происходит отоб-

ражение (деформация) оси частот ω 7→ ϕ(ω), что позволяет получить нерав-

нополосный КМБФ (рис. 2.6).

На рис. 2.6 видно, что степень деформации частотной оси зависит

только от одного параметра α, регулируя который, можно изменять шири-

ну полос банка фильтров. Полифазная структура неравнополосного КМБФ

(рис. 2.7) строится на основании выражений (2.10) и (2.17), где через gi

обозначены коэффициенты полифазных компонент фильтра-прототипа, ко-

торые согласно (2.10) связаны с коэффициентами фильтра-прототипа соот-

ношением

gq+2pM = (−1)ph[q + 2pM ], 0 ≤ q < M, 0 ≤ p < m.
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Рис. 2.6. Деформация оси частот при формировании неравнополосного банка

фильтров

Рис. 2.7. Полифазная структура неравнополосного КМБФ
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2.2.3. Расчет коэффициента деформации частотной оси КМБФ

для аппроксимации шкалы барков

В слуховых аппаратах, обрабатывающих речевые сигналы и звук,

важно иметь неравнополосный банк фильтров, согласованный со слуховой

системой человека. Для этого конфигурация полос банка фильтров долж-

на аппроксимировать какую-либо психоакустическую шкалу, в качестве

которой чаще всего выбирается шкала барков [45,47,48].

В табл. 2.1 приведено соответствие шкалы барков и частотных полос

в герцах. Шкала барков отражает тот факт, что частотная избиратель-

ность слуховой системы человека намного лучше в области низких частот

и ухудшается с увеличением частоты.

В [45] исследовалась возможность отображения шкалы герц в шкалу

барков при помощи фазового преобразования. При этом есть всего лишь

один параметр, который дает возможность управлять данным отображени-

ем, – это коэффициент α в выражении (2.16). Зависимость параметра от

частоты дискретизации (fs) имеет следующий вид [45]:

αbark(fs) = 0,1957− 1,048

[
π

2
arctg

(
0,07212

fs
1000

)]1/2

(2.18)

Рассмотрим случай, когда частота дискретизации fs = 8 кГц. Данная

частота дискретизации соответствует ширине полосы 0–4000 Гц. Посколь-

ку в данный диапазон укладывается 18 критических полос (таблица 2.1), то

рассмотрим вопрос построения 18-канального банка фильтров. Подставляя

значение fs = 8 кГц в (2.18), получаем значение αbark = 0,4092.

В данной работе предлагается отличный от указанного метод опреде-

ления параметра фазового преобразования. Для пояснения метода введем

выражение для вычисления ошибки аппроксимации k-й критической ча-

стотной полосы:

E(k) =
|bk−1 − ck−1|+ |bk − ck|

|bk − bk−1|
, (2.19)

где bk−1 и bk – границы k-й критической частотной полосы (в герцах), а ck−1

и ck – это значения границ полос пропускания банка фильтров, получае-

мого при заданном значении параметра αbark. Выражение (2.19) позволяет
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Таблица 2.1. Шкала барков

№ критической

полосы
Частотный диапазон, Гц

№ критической

полосы
Частотный диапазон, Гц

1 0–100 13 1720–2000

2 100–200 14 2000–2320

3 200–300 15 2320–2700

4 300–400 16 2700–3150

5 400–510 17 3150–3700

6 510–630 18 3700–4400

7 630–770 19 4400–5300

8 770–920 20 5300–6400

9 920–1080 21 6400–7700

10 1080–1270 22 7700–9500

11 1270–1480 23 9500–12000

12 1480–1720 24 12000–15500

оценить относительную погрешность аппроксимации k-й критической ча-

стотной полосы. В (2.19) |bk−1 − ck−1| – ошибка аппроксимации нижней

границы k-й полосы, а |bk − ck| – погрешность аппроксимации верхней

границы k-й полосы. Эти ошибки суммируются, и вычисляется их отноше-

ние к ширине k-й полосы. Для αbark = 0,4092 график ошибки приведен на

рис. 2.8.

Можно сформулировать два критерия минимизации ошибки аппрок-

симации шкалы барков (2.19): в чебышевском смысле

φC = max
k∈[1, M ]

(E(k))

и в среднеквадратичном смысле

φS =
1

M

M∑
k=1

(E(k)− Ē), Ē =
1

M

M∑
k=1

E(k),

где M — количество каналов банка фильтров.
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Рис. 2.8. Ошибка аппроксимации шкалы барков при различных значениях α

Единственный параметр, который влияет на значение φC и φS, это

коэффициент деформации частотной оси α . Таким образом, задачу нахож-

дения оптимального коэффициента αopt можно сформулировать следующим

образом:

αCoptt = arg min
α

φC (2.20)

αSopt = arg min
α

φS (2.21)

Для нахождения оптимального значения коэффициента α{C,S}opt ∈ [0, 1]

может быть использован любой метод одномерного поиска (метод чисел

Фибоначчи, метод золотого сечения и др.). Для M = 18 и fs = 8000 кГц

минимальное значение функции αCopt = 0,3659, а для αSopt = 0,3751. Графики

ошибок, которые получаются в обоих случаях, показаны на рис. 2.8. При-

веденные графики показывают, что, используя предлагаемый метод опре-

деления параметра деформации частотной оси, можно значительно снизить

ошибку аппроксимации банком фильтров шкалы барков.

2.2.4. Выбор коэффициентов децимации/интерполяции

Важным вопросом при проектировании неравнополосного банка

фильтров является выбор коэффициентов децимации/интерполяции [70].

Поскольку выходные сигналы банка фильтров анализа являются полосовы-

ми (рис. 2.9), для выбора коэффициента децимации можно воспользоваться
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Рис. 2.9. Полосовой сигнал на выходе k-го канала банка фильтров анализа

теорией дискретизации полосовых сигналов [71]. Систематическое описа-

ние метода выбора коэффициентов децимации применительно к неравно-

полосным банкам фильтров дано в [72], где показано, что значения коэф-

фициентов децимации/интерполяции (Sk) должны удовлетворять неравен-

ствам ⌊ nk
2fUk

⌋
≥ Sk ≥

⌈nk − 1

2fLk

⌉
, 1 ≤ nk ≤

⌊ fUk
fUk − fLk

⌋
, (2.22)

в которых полагается, что сигнал k-го канала является действительным,

занимает частотный диапазон [−fUk ;−fLk]∪ [fLk ; fUk] и имеет частоту дис-

кретизации fs. Оператор bac обозначает наибольшее целое число, меньшее

a, а оператор dae обозначает наименьшее целое число, большее a.

Рассмотрим вопрос определения границ частотных полос fUk и fLk.

В случае равнополосного банка фильтров можно считать, что диапазон

[fLk; fUk] совпадает с полосой пропускания k-го фильтра. Данное предпо-

ложение при использовании механизма подавления компонент наложения

спектров значительной величины позволяет получить критически децими-

рованный банк фильтров. Для неравнополосного банка фильтров, получен-

ного путем деформации оси частот (2.16), механизм подавления компонент

наложения спектров значительной величины не работает, поскольку смеж-

ные полосы имеют различные коэффициенты децимации (условие (2.5) не

выполняется). Поэтому при определении fLk и fUk необходимо исходить из

того же принципа, который лежит в основе механизма подавления компо-

нент наложения спектров значительной величины: фильтры несмежных
каналов не перекрываются. Это означает, что в диапазон [fLk ; fUk] долж-

ны входить полоса пропускания фильтра k-го канала, а также полосы про-

пускания (k − 1)-го и (k + 1)-го фильтров.

Определим общий алгоритм нахождения границ частотных полос fLk

49



Рис. 2.10. Отображение точек на частотной оси под действием фазового

преобразования

и fUk для неравнополосного КМБФ. Упорядоченное множество

F u =

{
πk

M

}
, k = 0, 1 . . .M,

представляет собой границы частотных полос пропускания равнополосно-

го КМБФ. Отображение (2.16) позволяет перейти к границам частотных

полос неравнополосного КМБФ (рис. 2.10):

ϕ : F u → F n.

Тогда согласно предлагаемому правилу частотный диапазон для k-го

канала неравнополосного КМБФ определяется как

fLk = ϕ(F u
k−1)/2π; fUk = ϕ(F u

k+2)/2π, (2.23)

для k = 0 и K = M − 1 справедливы следующие соотношения:

fL0
= 0; fU0

= ϕ(F u
2 )/2π; (2.24-а)

fLM−1 = ϕ(F u
M−2)/2π; fUM−1 = ϕ(F u

M)/2π. (2.24-б)

Совместное использование правил определения границ частотных полос

(2.23), (2.24) и выражений (2.22) позволяет определить значения коэффи-

циентов децимации/интерполяции Sk для неравнополосного КМБФ.

2.2.5. Выравнивание групповой задержки

Важной проблемой использования банков фильтров в слуховых ап-

паратах, работающих в реальном времени, является то, что субполосная

система анализ/синтез вносит задержку. Растяжение частотной оси при-

водит к тому, что групповая задержка становится нелинейной функцией,
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поскольку банк фильтров на основе фазового преобразования всегда яв-

ляется БИХ-системой. Групповая задержка зависит от силы деформации

частотной оси и является монотонной функцией с направлением, опре-

деляемым знаком коэффициента фазового преобразования α. Для α > 0

нижние частоты задерживаются на число отсчетов большее порядка филь-

тра, в то время как высокочастотные компоненты задерживаются меньше.

Для α < 0 ситуация изменяется в противоположную сторону. Заметим

также, что отклик системы анализ/синтез с деформированной осью частот

эквивалентен отклику цепочки фазовых звеньев из N секций [73].

На рис. 2.11 показаны групповые задержки банков фильтров с раз-

личными фильтрами прототипами (порядка N), также с различающими-

ся коэффициентами фазового преобразования (α). Кружками на графи-

ках обозначены точки, в которых групповая задержка такая же, как у

соответствующих равнополосных банков фильтров (с таким же фильтром-

прототипом). Легко заметить, что отличие между этими значениями явля-

ется существенным, поэтому остро стоит вопрос выравнивания групповой

задержки в системах на основе деформации оси частот.

Рис. 2.11. График групповой задержки для различных банков фильтров

Как известно, групповая задержка линейной системы τ(ω) равна про-

изводной от ФЧХ системы с обратным знаком [42]:

τ(ω) = −dϕ(ω)

ω
,
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из этого следует, что изменение групповой задержки в зависимости от ча-

стоты (рис. 2.11) это следствие нелинейности ФЧХ системы анализ/синтез

НКМБФ. Нелинейная ФЧХ системы нежелательна, поскольку банк филь-

тров предполагается использовать для обработки звуковых сигналов. Ниже

будет рассмотрен вопрос построения фильтра для коррекции ФЧХ системы

анализ/синтез НКМБФ.

Рис. 2.12. Импульсные характеристики систем анализ/синтез с различными

параметрами N и α

В [74] показано, что КИХ-фильтр для выравнивания групповой за-

держки можно получить путем реверсии импульсной характеристики си-

стемы анализ/синтез банка фильтров, для которой требуется корректиров-

ка (на рис. 2.7 данный фильтр обозначен через C(z)). Даже в случае беско-

нечного отклика в нем есть определяющий значимый фрагмент, что пока-

зано на рис. 2.12. Следовательно, можно принять, что существуют только

отсчеты с индексами между 0 и NSF , которые определяют передаточную
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функцию полиномиального типа, почти эквивалентную исходной:

AN(z) ≈
NSF∑
n=0

a[n]z−n.

Реверсируя порядок следования отсчетов, получаем КИХ-фильтр, который

аппроксимирует ряд соединенных обратных передаточных функций и за-

держек:

C(z) =

NSF∑
n=0

a[NSF − n]z−n ≈ AN(z−1)z−NSF .

Поскольку AN(z−1) = A−N(z), то

AN(z)C(z) ≈ AN(z)A−N(z)z−NSF = z−NSF .

Очевидно, что отклонение произведения стоящего слева от чистой задерж-

ки зависит от остатка, который остается после усечения отклика. Экс-

периментально было установлено, что достаточно определить последний

значащий отсчет, после которого абсолютные значения становятся мень-

ше порога εSF = 10−4. Для широких диапазонов α и N колебания груп-

повой задержки после корректировки с использованием этого порогового

значения не превышают нескольких отсчетов для низких частот и быстро

уменьшаются с увеличением частоты.

2.3. Метод расчета фильтра-прототипа

неравнополосного косинусно-модулированного

банка фильтров

2.3.1. Постановка задачи

Рассмотрим задачу расчета фильтра-прототипа НКМБФ [75]. Для

этого запишем его передаточную функцию (см. рис. 2.7)

Tall(z) =
M−1∑
k=0

Sk−1∑
l=0

Hk(zW
l
Sk

)Fk(z). (2.25)
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Данную функцию можно представить в виде суммы передаточной функции

искажения банка фильтров Tdist(z) и передаточной функции компонент на-

ложения спектра Talias(z):

Tall(z) = Tdist(z) + Talias(z), (2.26)

где Tdist(z) =
∑M−1

k=0 Hk(z)Fk(z); Talias(z) =
∑M−1

k=0

∑Sk−1
l=1 Hk(zW

l
Sk

)Fk(z).

Условием полного восстановления сигнала в банке фильтров являются ра-

венства

Tdist(z) = z−D; Talias(z) = 0.

Во многих случаях этим условиям сложно удовлетворить, поэтому их часто

ослабляют, требуя лишь приблизительного равенства. В последнем случае

банк фильтров относят к классу систем с квазиполным восстановлением

(near-perfect reconstruction). К этому классу относится, в частности, и

НКМБФ, рассматриваемый в данной работе.

Имеется два источника искажений в реконструированном сигнале в

банке фильтров:

1) искажения появляются вследствие неравномерности в полосе про-

пускания фильтра-прототипа H(ejω). Этот тип искажений описывается ча-

стотной характеристикой искажений Tdist(e
jω);

2) искажения возникают в результате неполного подавления ком-

понент наложения спектров, которые образуются в результате децима-

ции/интерполяции сигналов в каналах банка фильтров. Этот тип иска-

жений описывается частотной характеристикой передачи компонент нало-

жения спектров Talias(e
jω).

Таким образом, для уменьшения уровня искажений в реконструиро-

ванном сигнале фильтр-прототип должен быть рассчитан таким образом,

чтобы иметь малую неравномерность в полосе пропускания (тем самым

минимизируется Tdist(e
jω)), а также обеспечивать подавление компонент

наложения спектра (для минимизации Talias(e
jω)).

2.3.2. Расчетные выражения

Решим вспомогательную задачу получения основных расчетных вы-

ражений. Для дальнейшего изложения необходимо выразить зависимость
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функции Tall(e
jω) от коэффициентов фильтров-прототипов h[n].

Известно, что частотную характеристику КИХ-фильтра с линейной

ФЧХ можно записать в виде [42]

H(ω) = e−j[(N−1)ω/2]CT (ω)h,

где

C(ω) =



[
2 cos

(
ω
2

)
2 cos

(
3ω
2

)
. . . 2 cos

(
[N−1]ω

2

)]T
,

N четное;[
1 2 cos (ω) . . . 2 cos

(
[N−1]ω

2

)]T
,

N нечетное;

h =

[
h

(⌊N
2

⌋)
h

(⌊N
2

⌋
+ 1

)
. . . h (N − 1)

]T
.

Надстрочный знак T обозначает транспонирование.

Рассмотрим функцию Tall(e
jω) неравнополосного КМБФ, которую с

помощью выражений (2.3) и (2.25) можно записать как [76]

Tall(e
jω) = hTU(ω)h, (2.27)

где

U(ω) =
M−1∑
k=0

Sk−1∑
l=0

[
akbke

−j[(N−1)γ1(ω,l,k)/2]CT (γ1(ω, l, k))+

+ a∗kb
∗
ke
−j[(N−1)γ2(ω,l,k)/2]CT (γ2(ω, l, k))

]
×

×
[
a∗kbke

−j[(N−1)γ1(ω,0,k)/2]CT (γ1(ω, 0, k))+

+ akb
∗
ke
−j[(N−1)γ2(ω,0,k)/2]CT (γ2(ω, l, k))

]T
,

и

γ1(ω, l, k) = −ϕ(ω + 2πl/Sk)− 2π(k + 0.5)/2M ;

γ2(ω, l, k) = −ϕ(ω + 2πl/Sk) + 2π(k + 0.5)/2M.

Таким образом, получено выражение, которое определяет зависи-

мость функции Tall(e
jω) от коэффициентов фильтра-прототипа НКМБФ.
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2.3.3. Расчёт фильтра-прототипа НКМБФ

Рассмотрим задачу нахождения коэффициентов фильтра-прототипа

банка фильтров, которые обеспечивают минимальный уровень вносимых

искажений в реконструированный сигнал неравнополосного КМБФ. Для

этого сформулируем задачу оптимизации:

min
h

max |E(ω)|, (2.28)

где E(ω) — функция ошибки (мера искажений, вносимых банком филь-

тров), определяемая как

E(ω) = |Tall(e
jω)|2 − 1, ω ∈ [0, π],

а h — вектор коэффициентов фильтра-прототипа.

Использование выражения (2.27) для передаточной функции банка

фильтра позволяет записать функцию ошибки в виде [77]

E(ω) =
(
hTUr(ω)h

)2
+
(
hTUi(ω)h

)2 − 1,

где

Ur(ω) = Re(U(ω)); Ui(ω) = Im(U(ω)).

Решения минимаксной задачи (2.28) можно достичь, минимизировав взве-

шенную по наименьшим квадратам функцию ошибки [66]. Для этого сфор-

мулируем целевую функцию

g =
∑

ω∈[0, π]

B(ω)|E(ω)|2,

где B(ω) — неотрицательная весовая функция.

Для проектирования предлагается использовать подход [66], состоя-

щий из двух итеративных процедур, одна из которых располагается внутри

другой. Индекс ` будет использоваться для значений функций на `-й ите-

рации внутреннего цикла оптимизации, а индекс µ — для обозначения ве-

личин, которые изменяются на µ-й итерации внешнего цикла. Внутренний

цикл итерационно оптимизирует коэффициенты фильтра-прототипа (h`),

в то время как во внешнем цикле процедуры итеративно корректируется
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значение весовой функции Bµ(ω). Учитывая данные замечания, целевая

функция на `-й итерации принимает следующий вид:

g(h`) =
∑

ω∈[0, π]

B(ω)
[(
hT` Ur(ω)h`

)2
+
(
hT` Ui(ω)h`

)2 − 1
]2

.

Используя введённые обозначения, найдём градиент целевой функ-

ции. Для этого вначале определим градиент функции ошибки:

5E`(ω) = 5Er +5Ei,

где

5Er = 2h`Ur(ω)h`
(
Ur(ω) + UT

r (ω)
)
h`;

5Ei = 2h`Ui(ω)h`
(
Ui(ω) + UT

i (ω)
)
h`.

Учитывая данные выражения, градиент целевой функции принимает вид

5g(h`) = 2
∑

ω∈[0, π]

Bµ(ω)E`(ω) · 5E`(ω).

Предположим, что h`,opt = h` + e` является оптимальным решением,

которое обращает градиент целевой функции в нуль. Для определения век-

тора невязки e` необходимо разложить градиент 5g(h`) в ряд Тейлора в

окрестности точки оптимума:

5g(h` + e`) = 5g(h`) +52g(h`) · e` + . . . = 0.

Не учитывая члены высших порядков, можно получить выражение для

вектора невязки

5g(h`) = −52 g(h`)e`,

откуда

e` = −[52g(h`)]
−1 · 5g(h`), (2.29)

где 52g(h`) — матрица Гессе целевой функции, которая определяется как

52g(h`) =2
∑

ω∈[0, π]

Bµ(ω)
[
2E`(ω)

(
25 Er 5T Er + 25 Ei5T Ei+

+ 2
(
Ur(ω) + UT

r (ω)
)
h`Ur(ω)h` + 2

(
Ui(ω) + UT

i (ω)
)
h`Ui(ω)h`

)
+

+ 25 E`(ω)5T E`(ω)
]
.
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Для расчёта начальных значений коэффициентов фильтра-прототипа (h0)

предполагается использовать методы, разработанные для равнополосных

банков фильтров [66,67]. Далее на `-й итерации вычисляется вектор невяз-

ки при помощи (2.29), после чего обновляется вектор коэффициентов:

h`+1 = h` + e`.

Критерием окончания процедуры является малая величина нормы вектора

невязки ||el||2 ≤ η, где η — малое положительное число (типичное значение

η = 10−10).

Во внешнем цикле оптимизации происходит перерасчет весовой функ-

ции Bµ(ω). Пусть hµ,opt — решение, которые найдено посредством процеду-

ры, описанной выше для конкретного значения функции Bµ(ω). Вычислим

значение функции ошибки Eµ,opt(ω) для полученного вектора коэффициен-

тов и определим Vµ(ωl) как l-й экстремум функции |Eµ,opt(ω)|. Далее введем

огибающую функцию

βµ(ω) =
ω − ωl
ωl+1 − ωl

Vµ(ωl+1) +
ωl+1 − ω
ωl+1 − ωl

Vµ(ωl),

где l выбирается так, что ωl ≤ ω ≤ ωl+1. Огибающая функция βµ(ω) пока-

зывает, что больший относительный вес должны иметь те участки в ча-

стотной области, на которых Eµ,opt(ω) имеет большее значение (рис. 2.13).

Новая весовая функция βµ+1(ω) получается с использованием следующего

правила [66]:

Bµ+1(ω) = Bµ(ω)
βθµ(ω)

Aµ
,

где нормирующий множитель Aµ определяется выражением

Aµ =
∑

ω∈[0, π]

Bµ(ω)2

√ ∑
ω∈[0, π]

βµ(ω)2θ.

Здесь θ – положительное число, влияющее на сходимость алгоритма. На-

чальное значение весовой функции B0(ω) = 1,∀ω ∈ [0, π].

Итерационный алгоритм завершается, когда

max βµ(ω)−min βµ(ω)

max βµ(ω) + min βµ(ω)
≤ ψ,
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Рис. 2.13. Функция ошибки |Eµ,opt(ω)| и её огибающая βµ(ω)

где ψ – константа, определяющая «пологость» огибающей βµ(ω). Ориен-

тировочные значения для параметров внешнего цикла оптимизации 0,5 ≤
ψ ≤ 0,6 и 1 ≤ θ ≤ 1,5. Число точек частотной сетки для расчета функции

ошибки, как правило, выбирается равным 4N , где N – порядок фильтра-

прототипа.

2.4. Результаты экспериментов

2.4.1. Расчет коэффициентов децимации/интерполяции

В качестве практического примера рассмотрим 18-канальный нерав-

нополосный КМБФ, который аппроксимирует психоакустическую шкалу

барков при частоте дискретизации сигнала fs = 8 кГц. Для этого, ис-

пользуя (2.21), установим коэффициент деформации оси частот α = 0,3751.

Далее воспользуемся алгоритмом определения частотных полос неравнопо-

лосного КМБФ для нахождения коэффициентов децимации/интерполяции.

В качестве примера определим коэффициент децимации/интерполяции для

третьего канала (k = 2) банка фильтров. Необходимые границы частот

равнополосного банка фильтров равны

F u
1 =

π

18
; F u

4 =
4π

18
.

Используя (2.23), найдем соответствующий частотный диапазон для тре-

тьего канала НКМБФ (значения частот нормированы к значению частоты
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дискретизации):

fL2
=
ϕ(F u

1 )

2π
≈ 0,0119; fU2

=
ϕ(F u

4 )

2π
≈ 0,0493.

Применим правило (2.22) для определения коэффициента S2:

1 ≤ n2 ≤
⌊ fU2

fU2
− fL2

⌋
= b1,3196c = 1⇒ n2 = 1;⌊ n2

2fU2

⌋
≥ S2 ≥

⌈n2 − 1

2fL2

⌉
⇒
⌊ 1

0,0985

⌋
≥ S2 ≥

⌈ 0

0,0239

⌉
⇒

⇒ d10,15e ≥ S2 ≥ d0e ⇒ S2 = 10.

Аналогичным образом определяются оставшиеся коэффициенты децима-

ции/интерполяции канальных сигналов неравнополосного КМБФ:

Sk = {28, 13, 10, 7, 6, 5, 9, 7, 6, 5, 4, 4, 3, 3, 1, 2, 2, 4}, 0 ≤ k < 18.

По этим значениям можно вычислить коэффициент передискретизации

банка фильтров [78] (oversampling factor), иногда называемый также об-

щим отношением передискретизации (total oversampling ratio), который

рассчитывается как

O =
M−1∑
k=0

1

Sk
. (2.30)

Данный показатель отражает отношение числа отсчетов сигналов в кана-

лах банка фильтров к числу отсчетов входного сигнала. В случае крити-

чески децимированного банка фильтров это отношение равно единице, что

означает отсутствие информационной избыточности (последовательность

из M входных отсчетов преобразуется в M канальных сигналов – по од-

ному отсчету в каждом канале). Для рассматриваемого банка фильтров

O = 4,75, что говорит о наличии определенной информационной избы-

точности сигналов в каналах банка фильтров. Уменьшение значения O
привело бы к увеличению уровня искажений, образующихся в результате

эффекта наложения спектров. Значение O > 1 обычно является платой за

уменьшение уровня искажений, вносимых банком фильтров. Так, для бан-

ка фильтров, предлагаемого в [78], общее отношение передискретизации

равно четырем.
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2.4.2. Оптимизация фильтра-прототипа

В качестве начального приближения рассчитаем фильтр-прототип для

банка фильтров, используя метод [66], порядок фильтра-прототипа примем

N = 144. В результате предварительного расчета получен неравнополосный

банк фильтров анализа (рис. 2.14).

Рис. 2.14. АЧХ неравнополосного банка фильтров анализа (M = 18, α = 0,3751)

Результат применения предлагаемого метода проектирования нерав-

нополосного КМБФ показан на рис. 2.15. По виду частотной характери-

стики оптимизированного фильтра-прототипа можно сделать вывод, что

оптимизационная процедура увеличила коэффициент ослабления в тех ча-

стотных областях, которые влияют на подавление компонент наложения

спектров, появляющихся как результат процесса децимации/интерполяции

сигналов в каналах банка фильтров.

Рис. 2.15. АЧХ фильтров-прототипов неравнополосного КМБФ
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Результаты сравнения функции Tall(e
jω) исходного и оптимизирован-

ного банков фильтров (рис. 2.16) показывают, что предлагаемый метод про-

ектирования позволяет уменьшить уровень искажений с 0,018 до 0,002 дБ.

Рис. 2.16. Частотные характеристики исходного и оптимизированного НКМБФ

Рис. 2.17. Частотная характеристика передачи компонент наложения спектров

исходного и оптимизированного НКМБФ
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Рисунок 2.17 дает представление об уровне компонент наложения

спектров, присутствующих в реконструированном сигнале. В среднем уро-

вень компонент наложения спектра уменьшается на 20 дБ.

2.4.3. Бичастотная функция неравнополосного КМБФ

Лучшее представление о возникающих в системе анализа/синтеза

банка фильтров нежелательных компонентах наложения спектров дает по-

строение бичастотной функции системы с переменными параметрами

(time-varying system). Линейная система с переменными параметрами мо-

жет быть записана в виде следующего соотношения вход/выход [79]:

y[m] =
∞∑

n=−∞
K[m,n]x[n],

где K(m,n) — отклик системы (или функция Грина), которая соответствует

отклику системы в момент времени m на входное воздействие в момент

времени n. Функцию

K(ejω
′
, ejω) =

1

2π

∞∑
m=−∞

∞∑
n=−∞

K[m,n]ejω
′nejωm

называют бичастотной функцией системы. Данная функция определяет

отображение из частотной области сигнала X(ejω) в частотную область

Y (ejω).

Бичастотная функция позволяет оценить величину компонент на-

ложения АЧХ каналов банка фильтров, возникающих в результате про-

цесса децимации/интерполяции сигнала, в каждом отдельном канале. На

рис. 2.18–2.19 изображены компоненты наложения спектров, появляющиеся

в результате процесса децимации/интерполяции только во втором канале

банка фильтров (S1 = 13). В следующем примере (рис. 2.20–2.21) показы-

ваются бичастотные функции для исходного и оптимизированного нерав-

нополосного КМБФ (при децимации/интерполяции всех каналов). Через

ω обозначена круговая частота входного сигнала, а через ω′ — круговая

частота реконструированного сигнала. Бичастотная функция показывает,

как осуществляется перенос энергии в частотной области между входным
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Рис. 2.18. Компоненты наложения спектров, возникающие в результате

децимации/интерполяции во втором канале НКМБФ: исходный банк фильтров

Рис. 2.19. Компоненты наложения спектров, возникающие в результате

децимации/интерполяции во втором канале НКМБФ: оптимизированный банк

фильтров
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Рис. 2.20. Бичастотная функция исходного неравнополосного КМБФ

Рис. 2.21. Бичастотная функция оптимизированного неравнополосного КМБФ

65



и реконструированным сигналами. Как видно из рисунка, основная энергия

сигнала остается на исходных частотах (главная диагональ).

Бичастотная функция оптимизированного неравнополосного КМБФ

(рис. 2.21) показывает, что уровень компонент наложения спектров, по-

являющихся в результате процесса децимации/интерполяции, значительно

ниже, чем у исходного неравнополосного КМБФ. Это объясняется тем, что

на этапе оптимизации фильтра-прототипа учитывался специфический на-

бор коэффициентов децимации/интерполяции Sk. Полученный в результате

оптимизации фильтр-прототип (и банк фильтров на его основе) позволяет

лучше ослаблять компоненты наложения спектров, что приводит к мень-

шему уровню искажений в реконструированном сигнале.
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ГЛАВА 3

ПЕРЕКРЫВАЮЩИЕСЯ ПРЕОБРАЗОВАНИЯ И ИХ

ПРИМЕНЕНИЕ В СЛУХОВЫХ АППАРАТАХ

3.1. Причины применения перекрывающихся

преобразований в слуховых аппаратах

Одним из основных требований, предъявляемым к схеме обработ-

ки сигнала в слуховом аппарате, является малая групповая задержка. В

первую очередь это связано с эффектом эха, который возникает в резуль-

тате суперпозиции обработанного (задержанного) сигнала с необработан-

ным сигналом, который попадает в ушной канал напрямую через отвер-

стие (вент) в слуховом аппарате. Данный эффект можно устранить, если

использовать вкладыш, плотно закрывающий ушной проход. Однако это

приводит к другому нежелательному следствию – эффекту окклюзии. В

результате закупоривания внешней части ушного канала низкочастотные

вибрации, появляющиеся в момент разговора не могут покинуть полости

уха и от этого усиливаются. На низких частотах усиление может дости-

гать 20 дБ, а собственный голос пациента будет казаться ему звучащим

неестественно. Избежать эффекта окклюзии помогает вентиляционное от-

верстие в ушном вкладыше, которое, однако, приводит к риску появления

эффекта акустической обратной связи. Другим аспектом работы слухового

аппарата является эффект эха, который возникает в момент произнесения

слов пользователем слухового аппарата. Собственный голос достигает ба-

рабанной перепонки, как посредством костной проводимости, так и через

слуховой аппарат. Таким образом, эффекта эха можно избежать, только

уменьшив групповую задержку алгоритма обработки сигнала в слуховом

аппарате. По оценкам современных исследователей общая задержка сиг-

нала в слуховом аппарате не должна превышать 6–8 мс [5]. Это время

включает в себя задержку на преобразование сигнала из аналоговой фор-

мы в цифровую и обратно, которая в настоящее время оценивается равной

0,5–2 мс [6]. Одним из возможных путей уменьшения групповой задержки
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сигнала в слуховом аппарате является использование перекрывающегося

преобразования для частотной декомпозиции.

3.2. Перекрывающееся преобразование (ПП)

Перекрывающееся преобразование (lapped transform), особенно мо-

дифицированное ДКП (МДКП), широко применяется в высококачествен-

ном сжатии аудиосигналов [54]. Однако уже в [80] было показано, что

перекрывающееся преобразование (ПП) может эффективно применяться

в слуховых аппаратах для организации обработки сигнала в частотной

области. Преимущество ПП в том, что оно позволяет уменьшить (либо

полностью исключить) блочный эффект (blocking effect), образующийся

вследствие отсутствия непрерывности на границах последовательных бло-

ков [81], который характерен для большинства блочных преобразований.

При кодировании речи блочный эффект приводит к появлению посторонних

тонов [82]. В тоже время ПП имеет эффективную с вычислительной точки

зрения реализацию, что также очень важно для применения в слуховых

аппаратах.

Общепринятым подходом к устранению блочного эффекта является

обработка сигнала перекрывающимися сегментами. Из-за того, что сегмен-

ты имеют перекрывающиеся участки, общее количество отсчетов, которое

необходимо обрабатывать, возрастает. В случае кодирования сигнала это

обстоятельство приводит к увеличению скорости потока данных. Преиму-

щество ПП в том, что оно позволяет устранить блочный эффект и не при-

водит к увеличению количества данных (для обработки или кодирования).

В общем случае перекрывающееся ортогональное преобразование характе-

ризуется тем, что каждый блок длиной M отсчетов отображается в набор

из M базисных функций, длина каждой из которых больше M .

3.3. Дополненное модулированное ПП (ДМПП)

В [83] предложено использовать дополненное модулированное пере-

крывающееся преобразование (ДМПП) (AMLP – augmented modulated
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lapped transform) для построения субполосной системы обработки сигнала

слухового аппарата.

3.3.1. Модулированное перекрывающееся преобразование

Базисные функции модулированного перекрывающегося преобразова-

ния (МПП) имеют длину L = 2M и записываются следующим образом:

pk[n] = h[n] cos

[(
k +

1

2

)(
n+

M + 1

2

)
π

M

]
,

где n = 0, 1, . . . L− 1 – временной индекс;

k = 0, . . .M − 1 – индекс субполосы.
Фильтр-прототип h[n] определяется как

h[n] = − sin

[(
n+

1

2

)
π

L

]
. (3.1)

Это единственный допустимый фильтр нижних частот, который удовлетво-

ряет требованиям полной реконструкции и полифазной нормализации [81].

Базисные функции МПП имеют ослабление первого бокового лепестка в 23

дБ, в то время как ослабление первого бокового лепестка базисных функ-

ций ДПФ равно 13 дБ. Ослабление боковых лепестков МПП возрастает

со скоростью 40 дБ/декаду и имеет 60 дБ ослабления для нормализован-

ной частоты Ω, отстоящей от центральной частоты ΩC более чем на π/4

(рис. 3.1).

Значение сигнала в k-й субполосе в m-м блоке МПП определяется

как

Xk[m] =

√
2

M

L−1∑
r=0

xm[r]pk[r],

где xm[r] = x[mM − L+ 1 + r].

3.3.2. Определение ДМПП

Дополненное МПП образуется путем присоединения к базисной

функции pk[n] комплексной части для того, чтобы иметь возможность впо-

следствии вычислять фазовый сдвиг. Таким образом, базисная функция
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Рис. 3.1. Сравнение базисных функций ДПФ и МПП (k = 0, M = 64)

pCk [n] ДМПП определяется как

pCk [n] = pk[n] + j · h[n] sin

[(
k +

1

2

)(
n+

M + 1

2

)
π

M

]
.

Используя данное определение ДМПП1, k-й субполосный сигнал XC,0
k [m]

вычисляется как

XC,0
k [m] =

√
2

M

L−1∑
r=0

xm[r]h[r]ej
π
M (k+ 1

2 )(r+M+1
2 ), (3.2)

где Re{XC,0
k [m]} = Xk[m].

Выражение (3.2) можно переписать в следующем виде:

XC,0
k [m] =

√
2

M

(
L−1∑
r=0

um[r]W
r(k+ 1

2 )

L

)
︸ ︷︷ ︸

XC,1
k [m]

W
(k+ 1

2 )(M+1
2 )

L︸ ︷︷ ︸
φ(k)

где WL(r) = ej
2π
L ; um[r] = xm[r]h[r]. Интерпретация XC,1

k [m] позволяет по-

лучить следующую полифазную структуру ДМПП (рис. 3.2).

В структуре на рис. 3.2 используется симметричное ДПФ, которое

1с учетом формулы Эйлера ejϕ = cosϕ+ j sinϕ
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определяется как

Симметриченое ДПФ : F [k] =
L−1∑
n=0

f [n]W
n(k+ 1

2 )

L , k = 0, . . .M − 1.

Также приведенная схема выявляет тесную связь между ДМПП и ДПФ-

модулированным банком фильтров.

Симмет-

ричное

ДПФ

Рис. 3.2. Банк фильтров анализа (без поворачивающих множителей φ(k))

3.3.3. Схема компенсации акустической обратной связи на

основе ДМПП

На рис. 3.3 приведена схема слухового аппарата, задачей которого яв-

ляется усиление акустического сигнала v(t) для компенсации потери слу-

ха тугоухого человека. Вследствие акустической и механической обратной

связи микрофон улавливает не только входной сигнал v(t), но и сигнал

обратной связи y(t). В большинстве практических реализаций [84] алго-

ритм коррекции (корректор) вносит временную задержку, обозначенную на

схеме через T .

Система содержит устройство клипирования, которое не позволяет

сигналу превысить уровень насыщения динамика. За счет введения этого

устройства линейный предсказатель избавляется от необходимости оцени-

вать нелинейность канала обратной связи [85]. Для моделирования канала

акустической обратной связи, который включает в себя АЦП, ЦАП, воз-

душный канал, микрофон и динамик, можно использовать КИХ-фильтр
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Рис. 3.3. Схема компенсации акустической обратной связи на основе ДМПП (n –

номер отсчета, m – номер блока)

hafp[n] порядка N . Задержка на D отсчетов в схеме на рис. 3.3 вводится

для сдвига «центра тяжести» импульсной характеристики предсказателя. В

качестве примера на рис. 3.4 приведены импульсные характеристики кана-

лов обратной связи заушного (BTE – behind-the-ear) и внутриканального

(ITE – in-the-ear) слуховых аппаратов. Все импульсные характеристики

нормированы так, что
∑

n hafp[n]2 = 1. В [86] предлагается определять

эффективную длину импульсной характеристики канала акустической об-

ратной связи Ne как

Ne = arg min
N

{
N∑
r=0

hafp[n]2 > 0,9

}
.

Для импульсных характеристик на рис. 3.4 эффективная длина Ne

имеет следующие значения: 25, 27, 13 и 25. Можно отметить, что длина

канала акустического обратной связи слуховых аппаратов BTE типа в два

раза больше, чем у слухового аппарате ITE типа, за исключением «пато-

логического» случая (ITE №2), где длина канала в слуховом аппарате ITE

типа такая же, как и в слуховом аппарате BTE типа.

3.3.4. Предсказатель Ĥ[m]

Сигнал компенсации эхо-сигнала Ŷ [m] вычисляется как

Ŷ [m] = X[m]Ĥ[m],
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Рис. 3.4. Импульсная характеристика канала акустической обратной связи

слухового аппарата (частота дискретизации 16 кГц): а) BTE; б) BTE, находящийся

на расстоянии 10 см от деревянной перегородки, параллельной уху; в) ITE; г) ITE

c поднесенной рукой, закрывающей ухо

где X[m] = diag0≤k<M(XC,0
k [m]) – входная матрица для предсказателя.

Коэффициенты фильтра-предсказателя обновляются согласно алгоритму

NLMS (NLMS – normalized least mean square):

Ĥ[m+ 1] = Ĥ[m] + µ[m]R[m],

где µ[m] – диагональная матрица, отвечающая за скорость обучения;

R[m] = S[m]− Ŷ [m] – сигнал ошибки.
Элементы матрицы µ[m] определяются следующим образом:

µk,k[m] = µ0/E
{
|XC,0

k |
2
}
.

При практическом использовании оператор математического ожидания

E
{
·
}

реализуют путем экспоненциального усреднения (с коэффициентом

забывания γ).

73



Задержка D, [отсчеты]

У
р

о
в
е

н
ь
 о

ш
и

б
ки

, 
d
B

Рис. 3.5. Уровень ошибки как функция задержки D и количества каналов M

В [86] оптимальное значение задержки D (в смысле наилучшей ком-

пенсации обратной связи) предложено искать путем преобразования сиг-

нала y[n] = hafp[n] ∗ x[n] и x[n − D] в область коэффициентов ДМПП и

решением уравнения (в среднеквадратичном смысле)

Y [m] = X[m]Ĥ

относительно Ĥ для нескольких блоков m. Уровень ошибки определяется

как ||r[n]||
||x[n]||, где сигнал ошибки r[n] определяется путем обратного ДМПП

от R[m]. На рис. 3.5 показано, что с увеличением числа полос M уровень

ошибки уменьшается, а кривая зависимости становится более пологой и,

следовательно, влияние задержки D на производительность предсказателя

значительно уменьшается при Ne �M .

3.4. Модифицированное дискретное косинусное

преобразование с деформацией частотной оси

В работе [87] исследовалась возможность применения модифициро-

ванного косинусного преобразования (МДКП) с деформированной частот-

ной осью для обработки сигнала в слуховом аппарате. Особенностями пре-

образования являются разложение сигнала на частотные составляющие с
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неравной шириной полос в соответствии с особенностями слуховой систе-

мы человека, а также малая групповая задержка.

Модифицированное ДКП (МДКП), которое является разновидностью

перекрывающегося преобразования, особенно широко применяется в высо-

кокачественном сжатии аудиосигналов [54]. В этом приложении требуют-

ся хорошая частотная избирательность и отсутствие избыточности в суб-

каналах, поэтому для кодирования используют длинные временные окна

(до 2048 коэффициентов) и критическую децимацию субканальных сигна-

лов. Предполагается, что для слуховых аппаратов можно получить более

простое перекрывающееся преобразование с небольшим числом субкана-

лов, в которых отсутствует децимация. Это позволит избежать проблем с

наложением спектра вследствие передискретизации. Главным недостатком

подхода является увеличение вычислительной сложности, которая, однако,

может быть уменьшена на уровне реализации. Алгоритм субполосной де-

композиции в слуховых аппаратах не обязан обладать свойством полного

восстановления, что позволяет использовать фильтр-прототип с большим

ослаблением в полосе заграждения.

3.4.1. Модифицированное дискретное косинусное

преобразование (МДКП)

МДКП определяется следующим образом:

y[k] =
2M−1∑
n=0

h[n]x[n] cos
(π(2n+ (M + 1))(2k + 1)

4M

)
, (3.3)

где k = 0, . . . ,M − 1 – номер частотного канала;

h[n] – фильтр-прототип.
Часто в качестве фильтра-прототипа выбирают следующую функцию:

h[n] = sin
(π(n+ 1/2)

2M

)
, n = 0, . . . , 2M − 1. (3.4)

Известно, что МДКП можно эффективно реализовать при помощи

дискретного косинусного преобразования четвертого типа (ДКП-4). Для
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Рис. 3.6. Граф-схема алгоритма МДКП

этого (3.3) необходимо представить в векторно-матричной форме:

y = DCT-4M

 −JM
2
−IM

2

IM
2
−JM

2

 · diag(h[0], . . . , h[2M − 1]) · x, (3.5)

где DCT-4M – матрица ДКП-4 размера M ×M ;

x =
[
x[0], . . . x[2M − 1]

]
– вектор входных данных;

y =
[
y[0], . . . y[M − 1]

]
– вектор выходных данных.

На основании выражения (3.5) строится следующая граф-схема алго-

ритма МДКП (рис. 3.6). Каждый новый отсчет поступает в линию задерж-

ки, в которой хранятся последние 2M входные отсчеты, затем выполняет-

ся умножение на коэффициенты фильтра-прототипа. Результат умножения

обрабатывается в блоке суммирования, выход которого поступает в блок

ДКП-4. Таким образом, МДКП можно рассматривать как частный случай

равнополосного косинусно-модулированного банка фильтров [75]. Приве-

денная граф-схема является эффективной, поскольку разработаны быстрые

алгоритмы вычисления ДКП-4 [88–91], имеющие вычислительную слож-

ность O(M2 log2M).
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3.4.2. Искривление частотной оси МДКП

Разрешающая способность слуховой системы человека нелинейна и

ухудшается с повышением частоты [11]. Поэтому в слуховых аппаратах

требуется неравнополосный банк фильтров, отвечающий данному свойству.

Чтобы получить из МДКП неравнополосный банк фильтров, предлагает-

ся использовать фазовое преобразование [74], которое заключается в за-

мене каждого элемента задержки z−1 на фазовое звено A(z) (см. подраз-

дел 2.2.2.). В [48] показано, что для аппроксимации психоакустических

шкал достаточно использования фазового звена первого порядка.

На рис. 3.7 приведены частотные характеристики обычного МДКП и

его неравнополосной версии. Частота дискретизации предполагалась рав-

ной 16 кГц. Параметр деформации частотной оси α выбирался таким об-

разом, чтобы МДКП аппроксимировало психоакустическую шкалу барков.

Число каналов M=22.

а) б)

Рис. 3.7. Частотная характеристика МДКП: а) обыкновенного, б) с деформацией

частотной оси

3.4.3. Применение МДКП с деформацией частотной оси в

слуховом аппарате

На рис. 3.8 показано применение МДКП с деформированной частот-

ной осью в слуховом аппарате. Коэффициенты g0, . . . , gM−1 используются

для формирования заданного частотного профиля. Поскольку сигналы в

каналах не децимируются, то выполнить синтез выходного сигнала можно
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путем суммирования всех субканальных сигналов. В процессе работы слу-

хового аппарата, коэффициенты усиления g0, . . . , gM−1 могут изменяться в

зависимости от энергии сигнала в каждой субполосе.

...

x[n]

A(z)

A(z)

A(z)

МДКП

...

g0

g1

gM-2

gM-1

...

0

1

2M-1

2M-2

0

1

M-1

M-2

Σ
y[n]

Рис. 3.8. Применение МДКП с деформированной частотной шкалой в слуховом

аппарате

Особенность предлагаемой схемы (рис. 3.8) в том, что она значитель-

но сокращает групповую задержку сигнала, что, как отмечалось, весьма

важно для слуховых аппаратов. Так, для частоты дискретизации 16 кГц

групповая задержка системы на рис. 3.8 составляет порядка 3 мс.

В слуховом аппарате при помощи коэффициентов g0, . . . , gM−1, как

правило, необходимо достичь заданной формы спектра выходного сигнала.

Примером может служить компенсация потери слуха, которая производит-

ся при помощи тональных аудиограмм [13]. По имеющейся аудиограмме

для каждой частоты рассчитываются коэффициенты компенсации потери

слуха (insertion gain). Спектральная форма функции компенсации потери

слуха зависит от метода корректировки слуха и не обязательно полностью

повторяет форму аудиограммы [6]. На рис. 3.9 показаны примеры аудио-

грамм и рассчитанные для них частотные профили компенсации потери

слуха. Также на рисунке показано, как предлагаемое МДКП с деформи-

рованной частотной осью аппроксимирует заданный профиль компенсации

потери слуха.
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Рис. 3.9. Примеры аппроксимации профилей компенсации потери слуха при

помощи МДКП (ось частот в логарифмическом масштабе)
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3.5. Краткие выводы

Результаты современных исследований показывают, что перекрыва-

ющиеся преобразования могут быть эффективно применены в слуховых

аппаратах. Использование перекрывающихся преобразований имеет следу-

ющие преимущества: а) малая вычислительная сложность; б) простота ап-

паратной реализации; в) возможность адаптации к частотному разрешению

слуховой системы человека; г) малая групповая задержка. В главе приве-

дена схема компенсации акустической обратной связи на основе ДМПП, а

также схема модификации спектра сигнала на основе МДКП с деформи-

рованной частотной осью.

80



ГЛАВА 4

СИСТЕМАТИЧЕСКИЙ МЕТОД СИНТЕЗА БЫСТРЫХ

АЛГОРИТМОВ ВЫЧИСЛЕНИЯ

ДИСКРЕТНОГО КОСИНУСНОГО ПРЕОБРАЗОВАНИЯ

ПРОИЗВОЛЬНОГО РАЗМЕРА

4.1. Обоснование разработки систематического

метода синтеза быстрых алгоритмов ДКП

В разделе 2.1.3. показано, что эффективная реализация КМБФ свя-

зана с существованием быстрых алгоритмов вычисления дискретного коси-

нусного преобразования (ДКП). Однако из-за того, что в таких популярных

областях применения ДКП, как кодирование изображений и видео, блоки

данных которых имеют размерность 4×4, 8×8 или 16×16, большинство

разработанных быстрых алгоритмов вычисления ДКП применимы, когда

формат преобразования n = 2k [92, 93]. Большинство разработанных ме-

тодов применимы только к восьмиточечному ДКП. Подтверждение это-

му факту можно найти в [94], где указывается, что быстрые алгоритмы

ДКП при n > 8 изучены в значительно меньшей степени, чем ДКП фор-

мата 8, которым посвящено множество работ [95–100]. Таким образом,

существует потребность в разработке метода синтеза быстрых алгоритмов

ДКП произвольного формата. В защиту этого утверждения можно приве-

сти следующие доводы. Быстрое развитие вычислительных платформ (та-

ких как FPGA – Field-Programmable Gate Array) сопровождается созда-

нием программных систем автоматической генерации структур процессо-

ров ДКП [101, 102]. Подобные системы позволяют определить оптималь-

ную в некотором смысле структуру процессора ДКП заданного формата

для заданной вычислительной платформы. Проблема автоматического по-

иска структуры процессора ДКП решается как оптимизационная задача

над пространством альтернативных алгоритмов вычисления ДКП. Таким

образом, качество получаемого решения существенно зависит от того, ка-
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кое количество альтернативных быстрых алгоритмов ДКП существует для

конкретного формата преобразования.

В данной главе разрабатывается метод синтеза быстрых алгоритмов

ДКП произвольного формата. В ряде случаев для одного формата преоб-

разования метод позволяет получить несколько альтернативных быстрых

алгоритмов ДКП [90].

4.2. Анализ методов синтеза быстрых алгоритмов

дискретных преобразований

Для описания и синтеза быстрых алгоритмов дискретных преобразо-

ваний, таких как ДКП и ДПФ, в настоящее время используются различные

математические системы обозначений:

• алгебраическая система обозначений, предложенная Кули и Тьюки,

используется для получения коротких рекурсивных уравнений, кото-

рые оказываются удобными при составлении программ и исследова-

нии ошибок округления [103, 104];

• матричная система обозначений, в которой быстрый алгоритм пре-

образования представляется в виде произведения структурированных

матриц [105];

• полиномиальные алгебры, которые позволяют перейти от матрицы

преобразования к рассмотрению полиномиальных алгебр и использо-

вать для синтеза быстрых алгоритмов математический аппарат теории

групп и колец [37, 106–108].

В основе предлагаемого метода лежит подход, использующий полино-

миальную алгебру, связанную с ДКП [108]. Отметим, что эффективность

использования математического аппарата абстрактной алгебры для синтеза

быстрых алгоритмов дискретных преобразований показана ещё в работах

советских ученых [107, 109].

Полиномиальная алгебра представляет собой векторное простран-

ство

A = F[x]/p(x). (4.1)
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Элементами алгебры является множество полиномов F[x], коэффициенты

которых принадлежат полю F, а степень меньше n = deg p(x). В полино-

миальной алгебре определены операции сложения и умножения по модулю

p(x). В [108] показано, что синтез быстрых алгоритмов ДКП происходит

в результате поэтапной декомпозиции полиномиальной алгебры (4.1), для

чего требуется выполнить поэтапную факторизацию полинома p(x).

Выбор поля констант F в (4.1) является важной частью процесса син-

теза быстрого алгоритма ДКП. Например, в [88] в качестве F выбиралось

поле комплексных чисел C. Это удобно, поскольку над C любой полином

раскладывается в произведение линейных многочленов [110]. Тем не менее,

выбор C в качестве основного поля не дает ответа на вопрос, каким обра-

зом выполнить поэтапную факторизацию p(x), необходимую для синтеза

быстрого алгоритма. Для решения этой проблемы предлагается ввести в

рассмотрение поле разложения полинома p(x). Для выполнения последо-

вательной факторизации p(x) необходимо найти все подполя поля разло-

жения полинома p(x), для чего используется теория Галуа. В каждом под-

поле полином p(x) имеет уникальную факторизацию, которая может быть

использована для синтеза быстрого алгоритма. Поскольку коэффициенты

полиномов Чебышева, которые входят в определение алгебры, отвечающей

ДКП, имеют целые коэффициенты, то в качестве исходного поля предла-

гается выбрать поле рациональных чисел Q. При выполнении поэтапной

факторизации p(x) поле Q постепенно дополняется числами, не содержа-

щимися в Q. На последнем этапе результирующее поле является полем

разложения полинома p(x) [89].

Поскольку известны полиномиальные алгебры для всех восьми типов

дискретных косинусных и синусных преобразований [88], то предлагаемый

метод применим к синтезу быстрого алгоритма любого преобразовании из

данного класса.
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4.3. Синтез быстрых алгоритмов дискретных

преобразований с использованием

полиномиальной алгебры

4.3.1. Представление алгоритма

Традиционно в цифровой обработке сигнала линейное преобразование

записывается в виде

yk =
∑

0≤`<n

tk,`s`,

где n – формат преобразования;

tk,` – коэффициенты преобразования;

s` – входной сигнал;

yk – выходной сигнал;

k = 0, . . . , n− 1 – индекс выходного сигнала.
Тем не менее, часто более удобной является векторно-матричная фор-

ма записи преобразования:

y = T s,

где T = [tk,`]0≤k,`<n– матрица преобразования;

s = [s0, . . . , sn−1] – входной сигнал;

y = [y0, . . . , yn−1] – выходной сигнал.
В этом случае быстрый алгоритм преобразования представляется в

виде факторизации матрицы T в произведение слабозаполненных структу-

рированных матриц [105].

Обозначения. Все матрицы, как правило, обозначаются заглавны-

ми латинскими буквами (например An – квадратная матрица порядка n), а

вектора – строчными латинскими буквами (полужирное начертание шриф-

та). Диагональные матрицы записываются как diag(α0, . . . , αn−1). Также

используется оператор прямой суммы матриц

A⊕B =

A
B

 .
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Существует 8 типов дискретных косинусных преобразований [108]. Для

обозначения матрицы конкретного ДКП заданного формата используется

специальная нотация. Например DCT-2n обозначает матрицу ДКП второго

типа формата n.

Матрицы перестановки, имеющие в точности одну 1 в строке i в

позиции f(i) и 0 во всех остальных, определяется как

P : i 7→ f(i), 0 ≤ i < n.

Шаговая перестановка («stride permutation») определяется для m|n как

Lnm : i2
n

m
+ i1 7→ i1m+ i2, (4.2)

где 0 ≤ i1 <
n
m; 0 ≤ i2 < m.

Полиномы обозначаются строчными латинскими буквами, например

p(x), q(x). Часто для удобства и экономии пространства аргумент x опус-

кается.

4.3.2. Полиномиальное преобразование

Пусть задана полиномиальная алгебра (4.1). Предположим, что все

корни α = (α0, . . . , αn−1) полинома p(x) попарно различны и αk ∈ F. Тогда,

применяя китайскую теорему об остатках (КТО), полиномиальную алгебру

(4.1) можно разложить в прямую сумму одноразмерных подалгебр [88]:

F : F[x]/p(x)→
⊕

0≤k<n

F[x]/(x− αk). (4.3)

Преобразование (4.3) линейно и имеет простую интерпретацию [111]: поли-

ном степени n− 1 полностью определяется либо своими коэффициентами,

либо списком своих значений в n различных точках. Преобразование (4.3)

выполняет переход от коэффициентов полинома к его значениям в точках

α = (α0, . . . , αn−1). Как векторное пространство, F[x]/p(x) под действием F
раскладывается в прямую сумму одномерных подпространств F[x]/(x−αk).
Следовательно, если зафиксировать базис b = (p0, . . . , pn−1) в F[x]/p(x) и

выбрать базис (x0) = (1) в каждой подалгебре F[x]/(x− αk), то преобразо-

вание F приобретет матричную форму:

F = Pb,α = [p`(αk)]0≤k,`<n. (4.4)
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Pb,α называют полиномиальным преобразованием алгебры F[x]/p(x) с ба-

зисом b. Если в каждой подалгебре F[x]/(x−αk) выбраны различные базисы

βk, то получающееся полиномиальное преобразование называют масшта-
бированным:

F = diag(1/β1, . . . , 1/βn−1) · Pb,α. (4.5)

Как указывалось выше, быстрый алгоритм получается путем факторизации

матрицы преобразования Pb,α = BmBm−1 . . . B1, где Bk – слабозаполненная

матрица. В терминах преобразования (4.3) быстрый алгоритм получается,

если декомпозицию F[x]/p(x) в сумму одноразмерных подалгебр выполнить

в несколько этапов [88].

Один из способов выполнения поэтапной декомпозиции F[x]/p(x) со-

стоит в использовании факторизации p(x) = q(x)r(x). Если deg q = k, а

deg r = m, то

F[x]/p(x)

→ F[x]/q(x)⊕ F[x]/r(x) (4.6)

→
⊕

0≤i<k

F[x]/(x− βi)⊕
⊕

0≤j<m
F[x]/(x− γj) (4.7)

→
⊕

0≤i<n
F[x]/(x− αi), (4.8)

где βi – нули полинома q(x);

γj – нули полинома r(x).
Если в подалгебре F[x]/q(x) выбрать базис c, а в F[x]/q(x) – базис d,

тогда поэтапную декомпозицию (4.6)—(4.8) можно записать в виде произ-

ведения матриц:

Pb,α = P (Pc,β ⊕ Pd,γ)B. (4.9)

Матрица B отображает базис b в конкатенацию базисов (c, d) и со-

ответствует выражению (4.6). Преобразованию (4.7), выполняющему де-

композицию F[x]/q(x) и F[x]/r(x) с использованием КТО, соответствует

прямая сумма матриц Pc,β и Pd,γ. На этапе (4.8) происходит перестановка

одноразмерных алгебр. В выражении (4.9) этому шагу отвечает матрица P ,

выполняющая отображение (β, γ) 7→ α. Если B – слабозаполненная матри-

ца, тогда (4.9) представляет собой быстрый алгоритм, поскольку оставши-

еся матрицы-сомножители являются слабозаполненными по определению.
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Описанная выше процедура применяется в дальнейшем для синтеза быст-

рых алгоритмов ДКП.

4.4. Алгебраический метод синтеза быстрых

алгоритмов ДКП

4.4.1. Описание метода

Предлагаемый алгебраический метод синтеза быстрых алгоритмов

ДКП состоит в выполнении следующих шагов.

Шаг 1. Определение полиномиальной алгебры Q[x]/p(x) (и базиса в

ней), отвечающей заданному типу ДКП.

Шаг 2. Получение всех подполей Li поля разложения E полинома

p(x) с использованием теории Галуа.

Шаг 3. Получение поэтапной факторизации полинома p(x), отвечаю-

щей башне вложенных подполей Q = L0 ⊂ L1 ⊂ · · · ⊂ Lr = E.

Шаг 4. Синтез быстрого алгоритма ДКП с использованием фактори-

зации, полученной на шаге 3, и выражений (4.6)—(4.8).

Полиномиальные алгебры, отвечающие всем 8 типам дискретных ко-

синусных и синусных преобразований, можно найти в [88,108]. Необходи-

мые для понимания метода сведения из теории Галуа приведены в прило-

жении А.

4.4.2. Синтез быстрого алгоритма ДКП-4 формата 7

Для конкретизации предлагаемого метода ниже рассматривается за-

дача синтеза быстрого алгоритма ДКП четвертого типа. Традиционные ме-

тоды синтеза быстрых алгоритмов ДКП, как правило, применимы в случае,

когда формат преобразования равен составному числу [88]. Чтобы показать

преимущество предлагаемого метода, выполним синтез быстрого алгоритма

ДКП-4, формат которого равен простому числу 7.

Шаг 1. Рассмотрим полиномиальную алгебру, отвечающую ДКП-

4 [108]:

A = Q[x]/2Tn(x), b = (V0, . . . , Vn−1), (4.10)
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где T и V – полиномы Чебышева первого и третьего рода соответственно.

Краткое описание полиномов Чебышева 1–4 рода приведено в приложе-

нии Б.

Поскольку корни 2Tn(x) равны αk = cos(k+ 1
2)πn , 0 ≤ k < n, то в соот-

ветствии с (4.4) полиномиальное преобразование для (4.10) определяется

как

Pα,b = [V`(αk)]0≤k,`<n =

[
cos(k + 1

2)(`+ 1
2)πn

cos(k + 1
2) π

2n

]
. (4.11)

Если (4.11) умножить слева на масштабирующую диагональную матрицу

D(C4)
n = diag0≤k<n

(
cos(k +

1

2
)
π

2n

)
, (4.12)

то в результате получим матрицу ДКП-4:

DCT-4n =

[
cos(k +

1

2
)(`+

1

2
)
π

n

]
0≤k,`<n

. (4.13)

Таким образом, выражения (4.11)—(4.13) демонстрируют, что ДКП-4 пред-

ставляет собой масштабированное полиномиальное преобразование ви-

да (4.5).

Полиномиальное преобразование, соответствующее дискретному три-

гонометрическому преобразованию (DTT), обозначается как DTT. Напри-

мер, DCT-4n соответствует матрице (4.11).

Шаг 2. Полиномиальная алгебра, соответствующая 7-точечному

ДКП-4 имеет вид

A = Q[x]/2T7(x), b = (V0, . . . , V6). (4.14)

Корни 2T7(x) равны αk = cos(k + 1
2) π14, k = 0, 1 . . . , 6. Над полем Q данный

полином имеет факторизацию

2T7(x) = 2xP6(x), (4.15)

поскольку корень α3 = 0. Факторизация (4.15) будет использована при

получении быстрого алгоритма.

Полином P6(x) неприводим над полем Q. Его полем разложения слу-

жит Qcos(π/14), поскольку все корни P6(x) могут быть выражены через при-

митивный элемент θ = cos( π14) следующим образом:

αk = T1+2k(θ), k = 0, 1, 2, 4, 5, 6. (4.16)
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Согласно описанному методу синтеза быстрых алгоритмов ДКП необходи-

мо определить подполя поля Qcos(π/14), в которых P6(x) может быть разло-

жен на множители. Для этого определим группу Галуа Gal(P6). Восполь-

зуемся методом, описанным в [112], для отыскания всех автоморфизмов

поля Qcos(π/14). Введем следующие обозначения θ0 = α0, θ1 = α1, θ2 = α2,

θ3 = α4, θ4 = α5, θ5 = α6. Поскольку элементы θ0, . . . , θ5 являются числа-

ми, сопряженными с θ (и могут быть выражены через θ, см. (4.16)), тогда

подстановки

θ 7→ θk, k = 0, 1 . . . 5, (4.17)

исчерпывают всю группу Галуа Gal(P6). Таким образом, каждый элемент

группы Галуа переводит систему корней P6(x) в себя. Подстановки (4.17)

удобно представлять матрицами перестановок {σ0, . . . , σ5}, которые имеют

разряженную структуру (рис. 4.1).

Рис. 4.1. Группа Галуа Gal(P6), представленная матрицами перестановок

{σ0, . . . , σ5}. Кружками обозначены положения единиц в матрице.

Таким образом, установлено, что Gal(P6) представляет собой цикли-

ческую группу шестого порядка (Z6). Как известно, Z6 имеет две подгруп-

пы – циклическую подгруппу порядка 2: Z2 = {σ0, σ5}, и циклическую

подгруппу порядка 3: Z2 = {σ0, σ1, σ3}. На рис. 4.2, а группа Gal(P6) по-

казана в виде решетки подгрупп. Согласно соответствию Галуа должно
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а) б)

Рис. 4.2. а) подгруппы группы Галуа Gal(P6); б) подполя поля разложения P6(x)

существовать аналогичная решетка подполей поля Qcos(π/14) (рис. 4.2, б).
Возникает следующий вопрос: как найти подполе F, соответствующее

некой подгруппе H группы Галуа? В [112] предлагается следующее реше-

ние. Если задана подгруппа H = {σ0, . . . , σh−1}, то необходимо составить

произведение

(x− σ0θ)(x− σ1θ) . . . (x− σh−1θ), (4.18)

коэффициенты этого полинома согласно основной теореме теории Галуа

должны принадлежать полю F и даже порождать его.

Применим данный способ для нахождения подполей F1 и F2 (рис. 4.2,

б). Рассмотрим полином

(x− σ0θ)(x− σ5θ) = x2 − 1

2
cos

6π

7
,

коэффициенты которого принадлежат полю Qcos π7
. Это и есть искомое под-

поле F1. Подполе F2 определяется аналогичным образом, если рассмотреть

полином

(x− σ0θ)(x− σ1θ)(x− σ3θ) =

= x3 + x2
(

cos
π

14
+ cos

3π

14
+ cos

9π

14

)
−1

4

(
cos

π

14
+ cos

3π

14
+ cos

9π

14

)
,

коэффициенты которого лежат в поле Qcos π
14+cos 3π

14 +cos 9π
14

∼= Q√7, соответству-

ющему подполю F2.

Шаг 3. Используя две башни полей на рис. 4.2, б получаются два
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различных способа поэтапной факторизации полинома 2T7(x):

2T7(x) = 2xP6(x)︸ ︷︷ ︸
Q

=

= 24x(T2(x)− cos
6π

7
)(T2(x)− cos

4π

7
)(T2(x)− cos

2π

7
)︸ ︷︷ ︸

Qcos π7

=

= 27
6∏
i=0

(x− αi)︸ ︷︷ ︸
Qcos π14

(4.19)

2T7(x) = 2xP6(x)︸ ︷︷ ︸
Q

=

= 2x(T3(x)− 2
√

7T2(x) + 6T1(x)−
√

7)(T3(x) + 2
√

7T2(x) + 6T1(x) +
√

7)︸ ︷︷ ︸
Q√7

=

= 27
6∏
i=0

(x− αi)︸ ︷︷ ︸
Qcos π14

(4.20)

Шаг 4. На основе факторизаций (4.19)–(4.20) и метода синтеза быст-

рых алгоритмов ДКП, описанного в начале данного раздела, получены

два быстрых алгоритма 7-точечного ДКП-4. Детали процедуры получения

быстрого алгоритма по известной факторизации полинома можно найти в

работах [88,89].

На рис. 4.3 показана граф-схема быстрого алгоритма 7-точечного

ДКП-4, полученная с использованием факторизации (4.19). Штрих-

пунктирными линиями обозначены сигналы, которые в блоках суммиро-

вания берутся с отрицательным знаком. Пунктирной линией обозначены

внутренние сигналы, которые умножаются на константу (соответствующая

константа приведена рядом). На рис. 4.3 не показана операция масштабиро-

вания, которая соответствует умножению вектора выходных данных граф-

схемы алгоритма на диагональную матрицу D
(C4)
7 (см. выражение (4.12)).

Без учета масштабирующих множителей быстрый алгоритм 7-точечного

ДКП-4 (рис. 4.3) требует 15 операций умножения и 37 сложений.
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Рис. 4.3. Граф-схема быстрого алгоритма ДКП-4 формата 7. На рисунке

ck = 2 cos kπ
7
, c′k = c2k − 1, sk = 2 cos kπ

14

Быстрый алгоритм, полученный с использованием факторизации

(4.20), представлен в виде произведения слабозаполненых матриц:

DCT-47 = D
(C4)
7 × P ×B5 ×B4 ×B3 ×B2 ×B1, (4.21)

где

B1 =


1 −1 −1 1 1 −1 −1
1 1

1 −1
1 −1

1 1
1 1

1 −1

 ; B1 =


1

1 −3 4 −6
1 −3 6 −8

1 −1 4 −4
1 −2 2
1 −2 3
1 −1 2

 ; B3 =

 1
1

1
1
a
a
a

 ;

B4 =


1

1 1
1 1

1 1
1 −1

1 −1
1 −1

 ; B5 =


1

1 b1 d1
1 b3 d3
1 b9 d9

1 b5 d5
1 b11 d11
1 b13 d13

 ; P =

 1
1

1
1

1
1

1

 ;

где a =
√

7;

bk = 2 cos kπ
14 − 1;

dk = 8 cos2 kπ
14 + 4 cos kπ

14 − 1.

Если не учитывать умножения на матрицу D
(C4)
7 , то для выполнения

алгоритма (4.21) необходимо выполнить 15 умножения и 49 сложений. Та-

ким образом, второй вариант алгоритма 7-точечного ДКП-4 требует на 12

сложений больше, чем первый.
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4.4.3. Рекурсивный быстрый алгоритм ДКП-4

Рассмотрим вопрос синтеза быстрого алгоритма ДКП-4 формата 2k c

использованием алгебраического метода, описанного в пункте 4.4.1..

Полиномиальная алгебра, отвечающая ДКП-4 формата 2k, имеет

вид [108]

A = Q[x]/2T2k(x), b = (V0, . . . , V2k−1).

Можно показать, что группа Галуа полинома 2T2k(x) является циклической

группой, имеющей порядок 2k:

Gal(2T2k) ∼= Z2k. (4.22)

Последнее выражение приводит к следующему ряду нормальных вложен-

ных подгрупп:

Gal(2T2k) ∼= Z2k ⊃ Z2k−1 ⊃ · · · ⊃ Z2 ⊃ {1}, (4.23)

и соответствующей башне полей

Q ⊂ Q√2 ⊂ · · · ⊂ Q√
2+
√

2+...+
√

2︸ ︷︷ ︸
k

. (4.24)

Используя (4.22)–(4.24), факторизацию полинома 2T2k(x) можно за-

писать в рекурсивном виде. Для получения общей формулы вначале рас-

смотрим специальный случай k = 2. Нули 2T4(x) равны α` = cos(` + 1
2)π4 ,

` = 0, . . . , 3:

α0 = cos π
8 = −α3 = − cos 7π

8 = 1
2

√
2 +
√

2;

α1 = cos 3π
8 = −α2 = − cos 5π

8 = 1
2

√
2−
√

2.

Полем разложения 2T4(x) является Q√
2+
√

2
. Данное поле порождается лю-

бым из корней 2T4(x). Выберем в качестве примитивного элемента θ = α0,

тогда группа Галуа 2T4(x) исчерпывается следующими подстановками:

σk : θ 7→ αk, k = 0, . . . , 3. (4.25)

Каждый корень 2T4(x) может быть выражен через примитивный эле-

мент θ: αk = T2k+1(θ). Используя этот факт и выражение (4.25), можно

определить таблицу Кэли группы Gal(2T4) – табл. 4.1.

По табл. 4.1 легко определить, что
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• H ∈ {σ0, σ3} является подгруппой Gal(2T4);

• Gal(2T4) ∼= Z4;

• H ∼= Z2.

Подгруппа H определяет промежуточное подполе

QH = {η ∈ Q√
2+
√

2
| g(η) = η ∀g ∈ H}.

Очевидно, что QH
∼= Q√2, используя соответствие Галуа, получаем

Z4 ⊃ Z2 ⊃ {1} ⇒ Q ⊂ Q√2 ⊂ Q√
2+
√

2
.

Таблица 4.1. Таблица Кэли группы Галуа Gal2T4

· σ0 σ1 σ2 σ3

σ0 σ0 σ1 σ2 σ3

σ1 σ1 σ3 σ0 σ2

σ2 σ2 σ0 σ3 σ1

σ3 σ3 σ2 σ1 σ0

Факторизация 2T4(x), получающаяся с использованием приведенной

башни полей, имеет следующий вид

Q : 2T4(x);

Q√2 : (2T2(x)−
√

2)(2T2(x) +
√

2);

Q√
2+
√

2
: (2T1(x) +

√
2 +
√

2)(2T1(x)−
√

2 +
√

2)

(2T1(x) +
√

2−
√

2)(2T1(x)−
√

2−
√

2).

Из приведенного частного случая путем индукции по k можно выве-

сти, что T2k раскладывается на множители вида (2Tn − 2 cos rπ), и данный

процесс можно представить в виде следующей рекурсивной формулы:

2T2k(x)−2 cos rπ =
(
2T2k−1(x)− 2 cos rπ

2

) (
2T2k−1(x)− 2 cosπ(1− r

2)
)
. (4.26)

где r ∈ [0; 1] – параметр.
Выражение (4.26) можно доказать, используя аналитическую запись

полинома T2k(x). Факторизация 2T2k(x) определяется формулой (4.26), если
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выбрать r = 1/2. В силу того, что 2 cos rπ
2 =

√
2 + 2 cos rπ, левая и правая

части выражения (4.26) определены над различными полями: Q2 cos rπ и

Q√2+2 cos rπ соответственно. Выражение (4.26) определяет последовательный

переход от поля Q к полю разложения полинома 2T2k(x) в соответствии с

(4.24).

Факторизация (4.26) позволяет получить быстрый алгоритм для более

общего класса асимметричных (skew) ДКП-4 [88], которые описываются

алгеброй

A = Qcos rπ[x]/(2T2k(x)− 2 cos rπ), b = (V0, . . . , V2k−1). (4.27)

Матрица асимметричного ДКП-4 обозначается как DCT-4n(r). Обычное

ДКП-4 является специальным случаем асимметричного при r = 1/2.

Используя факторизацию (4.26), алгебру (4.27) можно разложить в

прямую сумму подалгебр:

Qcos rπ[x]/(2T2k(x)− 2 cos rπ)

→ Qcos rπ2
[x]/(2T2k−1(x)− 2 cos rπ

2 )⊕

Qcos rπ2
[x]/(2T2k−1(x)− 2 cosπ(1− r

2)). (4.28)

Учитывая (4.6)—(4.9) и выбирая в подалгебрах базис c = d = (V0, . . . ,

V2k/2−1), можно получить следующий быстрый алгоритм для DCT-42k(r):

DCT-42k(r) = P · (DCT-42k−1(
r
2)⊕DCT-42k−1(1− r

2)) ·B(C4)

2k
, (4.29)

где P – матрица перестановки вида

P =


1

I2
I2

. . .
. . .

I2
1

 ,
а B

(C4)

2k
– матрица перехода от базиса b к конкатенации базисов (c, d).

Полиномы V` ∈ b, 0 ≤ ` < m = 2k−1 содержатся непосредственно в базисах

c и d. Поэтому первые 2k−1 столбцов матрицы имеют вид

B
(C4)

2k
=

I2k−1 ∗

I2k−1 ∗

 .
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Оставшиеся элементы матрицы определяются, используя следующие вы-

ражения, которые показывают куда отображаются полиномы Vm+` ∈ b в

новом базисе:

Vm+` ≡ −Vm−`−1 + 2 cos rπ
2 V` mod 2Tm − 2 cos rπ

2 ;

Vm+` ≡ −Vm−`−1 − 2 cos rπ
2 V` mod 2Tm − 2 cosπ(1− r

2).
(4.30)

Данные уравнения выведены исходя из известных соотношений для по-

линомов Чебышева: 2Tm = Vm + Vm−1 и Vm = 2xVm−1 − Vm−2. Учитывая

(4.30),

B
(C4)

2k
(r) =

I2k−1 (2 cos rπ
2 I2k−1 − J2k−1)

I2k−1 (−2 cos rπ
2 I2k−1 − J2k−1)

 =

=

I2k−1 I2k−1

I2k−1 −I2k−1

 ·
I2k−1 −J2k−1

2 cos rπ
2 I2k−1

 .
(4.31)

Заметим, что декомпозиция (4.28) требует расширения основного поля кон-

стант Qcos rπ до Qcos rπ2
. Элементы нового поля констант появляются в мат-

рице смены базиса B(C4)

2k
(r).

В итоге быстрый алгоритм асимметричного ДКП-4 получается, если

(4.29) домножить слева на диагональную матрицу D(C4)

2k
:

DCT-42k(r) = D
(C4)

2k
DCT-42k(r).

Ниже приводится Matlab-реализация предложенного рекурсивного

быстрого алгоритма (4.29).

function [y] = dct4(r, x)

%DCT4 Computation of skew DCT4(r).

m = length(x)/2;

Im = eye(m); Jm = rot90(Im);

a = 2*cos(pi*r/2); Zm = zeros(m,m);

B1 = [Im -Jm; Zm a*Im];

B2 = [Im Im; Im -Im];

x = B2*B1*x;

P = eye(2);

if m~=1
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x1 = dct4(r/2, x(1:m));

x2 = dct4(1-r/2, x(m+1:2*m));

x = [x1; x2];

P = zeros(2*m, 2*m);

P(1,1) = 1; P(2*m,m) = 1;

row = 2; col = m+1; sign = -1;

for i=1:m-1

P(row,col) = 1;

row = row+1; col = col+1;

P(row,col) = 1;

row = row+1; col = col+sign*m;

sign= sign*(-1);

end

end

y = P*x;

end

4.4.4. Рекурсивный быстрый алгоритм ДКП-2

Рассмотрим вопрос синтеза быстрого алгоритма ДКП-2. Полиноми-

альная алгебра, отвечающая данному преобразованию, имеет вид

A = Q[x]/(x− 1)Un−1(x), b = (V0, . . . , Vn−1). (4.32)

где n – формат преобразования;

Un−1(x) – полином Чебышева второго рода.

Поскольку нули полинома Un(x) равны αk = cos (k+1)π
n+1 , 0 ≤ k < n, то

полиномиальное преобразование для (4.32) принимает вид

Pα,b = [V`(αk)]0≤k,`<n = DCT-2n =

[
cos k(`+ 1

2)πn
cos kπ

2n

]
. (4.33)

Для получения матрицы DCT-2 необходимо (4.33) умножить слева на мас-

штабирующую диагональную матрицу

D
(C2)
n = diag0≤k<n

(
cos kπ

2n

)
.
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Известно [93], что вычисление ДКП-2 формата 2n можно свести к

вычислению ДКП-2 и ДКП-4 формата n. С точки зрения алгебраического

метода синтеза быстрых алгоритмов [88] это объясняется наличием фак-

торизации

U2n−1(x) = Un−1(x) · 2Tn(x),

благодаря которой алгебра Q[x]/(x − 1)U2n−1(x) (с базисом b =

= (V0, . . . , V2n−1)) может быть разложена в прямую сумму подалгебр

Q[x]/(x− 1)U2n−1(x)

→ Q[x]/(x− 1)Un−1(x)⊕Q[x]/2Tn(x). (4.34)

В соответствии с (4.6)—(4.8) выражение (4.34) ведет к следующему быст-

рому алгоритму [108]:

DCT-22n = L2n
n (DCT-2n ⊕DCT-4n)B

(C2)
2n , (4.35)

где L2n
n – матрица шаговой перестановки (см. (4.2));

B
(C2)
2n – матрица смены базиса.

Матрица B(C2)
2n отображает базис b в конкатенацию базисов (c, d), где

c = d = (V0, . . . Vn−1) – базисы подалгебр, находящихся в правой части

выражения (4.34). Первые n столбцов B(C2)
2n определяются как

B
(C2)
2n =

In ∗
In ∗

 ,
поскольку V` ∈ b, 0 ≤ ` < n, изначально содержатся в c и d. Оставшиеся

элементы матрицы определяются следующими выражениями:

Vn+` ≡ Vn−`−1 mod (x− 1)Un;

Vn+` ≡ −Vn−`−1 mod 2Tn,

откуда

B
(C2)
2n =

In Jn

In −Jn

 .
Заметим, что декомпозиция (4.34) не требует расширения основного поля

констант Q. Это приводит к тому, что матрица B(C2)
2n не содержит нетриви-

альных множителей.
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В случае, кода формат преобразования равен степени числа 2, сов-

местное использование факторизаций (4.35) и (4.29) позволяет получить

быстрый рекурсивный алгоритм DCT-22k [91]. Основной операцией алго-

ритма является умножение на матрицу B
(C4)
n (r). Все нетривиальные мно-

жители сосредоточены в этой матрице, которая по сути играет ту же роль,

что и матрица поворачивающих множителей в алгоритмах быстрого преоб-

разования Фурье Кули–Тьюки.

Быстрый алгоритм 16-точечного ДКП-2. В качестве приме-

ра предлагаемого подхода рассмотрим синтез быстрого алгоритма 16-

точечного ДКП-2. Вначале матрица преобразования представляется в виде

произведения:

DCT-216 = D
(C2)
16 ·DCT-216.

Далее факторизации (4.35) и (4.29) применяются рекурсивно для полу-

чения быстрого алгоритма (рис. 4.4). На рисунке не показана операция

масштабирования, которая соответствует умножению вектора выходных

данных граф-схемы алгоритма на диагональную матрицу D
(C2)
16 . Базовый

вычислительный блок алгоритма, выполняющий умножение на матрицу

(4.31), приведен на рис. 4.5. Все операции внутри базового блока вы-

полняются над m компонентными векторами. Реализация базового блока

требует 3m операций сложения и m операций умножения. Представленный

быстрый алгоритм 16-точечного ДКП-2 имеет сложность в 32 умножения

и 81 сложение. Однако только 17 нетривиальных умножений составляют

вычислительное ядро алгоритма. Оставшиеся 15 – масштабирующие мно-

жители, которые могут быть учтены при пост-обработке. Кроме того, ал-

горитм на рис. 4.4 включает вычисление масштабированного 8-точечного

ДКП-2, которое требует только 5 операций умножения. Это такой же число

операций, как и в алгоритме Араи [96], который используется в стандарте

JPEG. Однако алгоритм Араи получен путем манипуляций с элементами

матрицы ДКП-2, в то время как предлагаемый подход имеет более общий

характер. В табл. 4.2 приводится сравнение полученного быстрого алгорит-

ма 16-точечного ДКП-2 с известными алгоритмами.
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Рис. 4.4. Граф-схема быстрого алгоритма 16-точечного ДКП-2

Рис. 4.5. Базовый вычислительный блок для быстрых алгоритмов ДКП-2/ДКП-4

Таблица 4.2. Число операций для вычисления 16-точечного ДКП-2

Автор

(ссылка)

Chen

[95]

Wang

[113]

Lee

[114]

Loeffler

[97]

Hou

[115]

Предложен-

ный алго-

ритм

Число умножений 44 35 32 31 32 32

Число сложений 74 83 81 81 81 81
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4.5. Основные результаты и выводы

1. Предложен алгебраический метод синтеза быстрых алгорит-

мов ДКП произвольного формата. В методе используется представление

ДКП как матрицы декомпозиции определенной полиномиальной алгебры

F[x]/p(x). Быстрый алгоритм получается в результате выполнения поэтап-

ной декомпозиции данной алгебры. В свою очередь декомпозиция тесно

связана с выполнением факторизации полинома p(x). Для решения этой

задачи используется математический аппарат теории Галуа, при помощи

которого находятся все подполя поля разложения полинома p(x). В данных

подполях p(x) имеет факторизацию, которая используется для получения

быстрого алгоритма. В качестве практического применения получены два

варианта быстрого алгоритма 7-точечного ДКП-4.

2. Предложенный метод также применен для синтеза быстрых алго-

ритмов ДКП-4/ДКП-2, когда формат преобразования равен степени числа

2. Полученные в результате алгоритмы обладают регулярной структурой, а

их вычислительное ядро обладает малой мультипликативной сложностью.
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ГЛАВА 5

АЛГОРИТМЫ ОБРАБОТКИ СИГНАЛА В СЛУХОВОМ

АППАРАТЕ НА ОСНОВЕ НЕРАВНОПОЛОСНОГО

БАНКА ФИЛЬТРОВ

5.1. Модификация спектра сигнала в слуховом

аппарате

В главе рассматривается алгоритмы обработки сигнала в слуховом

аппарате, в котором в качестве средства частотного анализа выступа-

ет неравнополосный банк фильтров. Ранее уже обосновывалось требова-

ние малой групповой задержки слухового аппарата, связанное с эффек-

том эха. В данной главе для уменьшения групповой задержки сигнала в

слуховом аппарате предлагается использовать неравнополосный косинусно-

модулированный банк фильтров с малой длинной фильтра-прототипа, кото-

рый можно рассматривать как модифицированное ДКП с деформированной

частотной осью.

Перекрывающееся преобразование (lapped transform), особенное

МДКП широко применяется в высококачественном сжатии аудио сигна-

лов [54]. В этом приложении требуются хорошая частотная избиратель-

ность и отсутствие избыточности в субканалах, поэтому для кодирования

используют длинные временные окна (до 2048 коэффициентов) и крити-

ческую децимацию субканальных сигналов. Предполагается, что для слу-

ховых аппаратов можно получить более простое перекрывающееся пре-

образование с небольшим числом субканалов, в которых отсутствует де-

цимация. Это позволит избежать проблем с наложением спектра в след-

ствие передискретизации. Главным недостатком подхода является увеличе-

ние вычислительной сложности, которая, однако, может быть уменьшена

на уровне реализации. Алгоритм субполосной декомпозиции в слуховых

аппаратах не обязан обладать свойством полного восстановления (perfect
reconstruction), что позволяет использовать фильтр-прототип с большим

ослаблением в полосе заграждения.

102



Частотный анализ с использованием неравнополосного косинусно-

модулированного банка фильтров является основой для построения алго-

ритмов шумоподавления, компенсации потери слуха, а также компрессии

динамического диапазона. Вместе эти алгоритмы образуют блок модифи-

кации спектра сигнала (БМСС) – см. рис. 1.10. Общая структура БМСС

приведена на рис. 5.1.
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Рис. 5.1. Блок модификации спектра сигнала на основе неравнополосного банка

фильтров

5.1.1. Принцип работы

Пусть G(ejω) представляет собой амплитудную характеристику функ-

ции модификации спектра в слуховом аппарате для текущего момента вре-

мени. Если Wn(e
jω) частотная характеристика шумоподавителя, то G(ejω)

определяется как [6]

G(ejω) = Bl(e
jω)Wn(e

jω)C(ejω), (5.1)

где C(ejω) – частотная характеристика компрессора динамического диа-

пазона;

Bl(e
jω) – частотная характеристика функции компенсации потери

слуха.
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Предположим, что G(ejω) задана на K различных частотах ωi, i =

0 . . . K − 1, которые соответствуют центральным частотам неравнополосно-

го банка фильтров. В этом случае субполосные коэффициенты усиления gk
(рис. 5.1) выбираются таким образом, чтобы минимизировать среднеквад-

ратичную ошибку аппроксимации частотной характеристики слухового ап-

парата G(ejω):

ε =
K−1∑

i=−K+1

∣∣∣∣∣
∣∣∣∣∣Gm(ejωi)−

K−1∑
k=0

gkHk(e
jωi)

∣∣∣∣∣
∣∣∣∣∣
2

, (5.2)

где Hk(e
jω) – частотная характеристика k-го фильтра;

ω−i = −ωi;

Gm(ejω) – минимально-фазовая система с такой же АЧХ как у

G(ejω).

Частотную характеристику Gm(ejω) можно получить путем спек-

тральной факторизации G(ejω). В данной работе использовался вычисли-

тельно эффективный алгоритм [116] на основе дискретного преобразования

Гильберта. Известно, что среди всех детерминированных стабильных си-

стем, имеющих одинаковую АЧХ, минимально-фазовая система имеет ми-

нимальную групповую задержку [42]. Поэтому использование в качестве

целевой минимально-фазовую систему Gm(ejω) сокращает общую группо-

вую задержку БМСС на рис. 5.1. Решение задачи (5.2) имеет аналитиче-

ский вид, оно основано на методе «нормальных уравнений» [117]

g = (HHH)−1HHG, (5.3)

где g – вектор-столбец, состоящий из субполосных коэффициентов уси-

ления g0, . . . , gK−1;

HH – матрица эрмитово-сопряженная матрице H;

G и H – вектор и матрица, определяемые следующим образом:
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Рис. 5.2. АЧХ 22-канального неравнополосного косинусно-модулированного банка

фильтров

G =
[
Gm(e−jωK−1) · · · Gm(ejωK−1)

]T
;

H =



H0(e
−jωK−1) H1(e

−jωK−1) · · · HK−1(e
−jωK−1)

H0(e
−jωK−2) H1(e

−jωK−2) · · · HK−1(e
−jωK−2)

...
...

...
...

H0(e
jω0) H1(e

jω0) · · · HK−1(e
jω0)

...
...

...
...

H0(e
jωK−1) H1(e

jωK−1) · · · HK−1(e
−jωK−1)


.

Матрицу (HHH)−1HH в выражении (5.3) можно рассчитать заранее

для набора банка фильтров на заданных частотах ωi. Эта процедура вы-

полняется один раз на этапе подстройки слухового аппарата. Для выпол-

нения частотного анализа и разбиения сигнала на субполосные составляю-

щие предлагается использовать 22-канальный неравнополосный косинусно-

модулированный банк фильтров,1 АЧХ которого показана на рис. 5.2. Для

данного банка фильтров рассчитан фильтр-прототип 44-го порядка с ис-

1Альтернативным образом, для частотного анализа сигнала в слуховом аппарате может выступать кохле-

арный банк фильтров, приведенный в приложении В.
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Рис. 5.3. Групповая задержка 22-канального неравнополосного

косинусно-модулированного банка фильтров

пользованием метода [75]. Коэффициент деформации частотной оси выбран

равным α = 0,5354 по методу [47] таким образом, чтобы неравнополос-

ный банк фильтров аппроксимировал психоакустическую шкалу барков.

В результате получен банк фильтров, который обладает свойством нерав-

нополосности, имеет малую групповую задержку (рис. 5.3) и достаточное

ослабление в полосе заграждения.

5.1.2. Шумоподавление

Функция шумоподавления реализуется с использованием психоакус-

тически-мотивированного правила спектрального взвешивания [118, 119].

Применяемый алгоритм в отличии от многих других, используемых в об-

ласти телекоммуникаций, имеет целью не полное удаление шума из рече-

вого сигнала, а лишь ослабление шума до приемлемого уровня. Для этой

цели в алгоритме имеется настраиваемый параметр ζ = 10−RL/20, который

определяет желаемый уровень уровень шума RL в децибелах.

Описание алгоритма. Предполагается, что чистый речевой сигнал

и окружающий шум статистически независимы, тогда зашумленный ре-
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чевой сигнал e[n] можно представить в виде суммы этих двух компонент.

Пусть S(ejωi) и N(ejωi) это Фурье-образы чистой речи и аддитивного шума,

оцененные на частотах ωi, i = 0 . . . K−1, которые соответствуют централь-

ным частотам неравнополосного банка фильтров. В этом случае желаемый

речевой сигнал S̃(ejωi) и шум R̃(ejωi), который будет удален, выражаются

как

S̃(ejωi) = S(ejωi) + ζN(ejωi);

Ñ(ejωi) = (1− ζ)N(ejωi),

а их спектральные плотности мощности (СПМ) имеют вид:

Rs̃(e
jωi) = Rs(e

jωi) + ζ2Rn(e
jωi);

Rñ(e
jωi) = (1− ζ)2Rn(e

jωi),

где Rs(e
jωi) – СПМ речевого сигнала;

Rn(e
jωi) – СПМ шума.

При использовании алгоритма спектрального взвешивания оценка

Ŝ(ejωi) является результатом умножения входного сигнала S(ejωi) +N(ejωi)

на вещественнозначную взвешивающую функцию W (ejωi), имеющую огра-

ничение 0 ≤ ζ ≤ W (ejωi) ≤ 1. В этом случае СПМ выходного сигнала будет

иметь вид

Rŝ(e
jωi) = W 2(ejωi)(Rs(e

jωi) +Rn(e
jωi)).

Рассмотрим ошибку E(ejωi) между оцененной речью Ŝ(ejωi) и желаемым

выходным сигналом S̃(ejωi). СПМ ошибки можно выразить в виде суммы

двух компонент RE(ejωi) = REs(e
jωi) +REn(e

jωi), где

REs(e
jωi) = Rs(e

jωi)(W (ejωi)− 1)2,

REn(e
jωi) = Rn(e

jωi)(W (ejωi)− ζ)2.

Компонента REs(e
jωi) описывает искажение речи, которое минимизируется

путем выбора взвешивающего множителя W (ejωi) равным 1. Вторую ком-

поненту REn(e
jωi) можно интерпретировать как разницу между желаемой

мощностью шума и фактической мощностью. Эту компоненту можно ми-

нимизировать, устанавливая множитель W (ejωi) = ζ. Поскольку обе компо-

ненты квадратично зависят от W (ejωi), то минимальное значение RE(ejωi)
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Рис. 5.4. Компоненты искажений речи, появляющиеся в результате спектрального

взвешивания

будет достигаться при некотором W opt(ejωi) (рис. 5.4). Фактически при

ζ = 0 решение W opt(ejωi) соответствует винеровскому фильтру [49].

В [118] для получения перцептуально-мотивированного правила спек-

трального взвешивания предлагается выбирать W (ejωi) таким образом, что-

бы замаскировать остаточный шум, допуская при этом незначительное ис-

кажение речи. Для этого достаточно сохранять REn(e
jωi) равным порогу

маскирования. Это решение достигается, если выбрать W (ejωi) таким, что

СПМ ошибки (RE(ejωi)) в точности подпадает под порог маскирования:

REn(e
jωi) = Rn(e

jωi)(W (ejωi)− ζ)2 = RT (ejωi).

Решая это уравнение относительно W (ejω) при условии ζ ≤ W (ejωi) ≤ 1,

получаем искомое правило взвешивания2

W JND(ejωi) = min
(√RT (ejωi)

Rn(ejωi)
+ ζ, 1

)
. (5.4)

Найденная таким образом функция W JND(ejω) соответствует функции шу-

моподавления Wn(e
jω) в выражении (5.1).

2JND (Just Notable Distortion) – едва заметное искажение.
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Рис. 5.5. Оценка СПМ при помощи неравнополосного банка фильтров (постоянная

времени усреднения T = 4 мс)

Оценка СПМ зашумленного сигнала Re(e
jωi) в момент времени n по-

лучается при помощи экспоненциального усреднения [120] выходных сиг-

налов неравнополосного банка фильтров:

R(n)
e (ejωk) = Re(n, k) = αRe(n− 1, k) + (1− α)e2

k[n]; α = e−
1
fsT ,

где ek[n] – выход k-го фильтра в момент времени n;

T – требуемое постоянная времени усреднения;

fs – частота дискретизации.
Пример оценки СПМ речевого сигнала при помощи 22-канального банка

неравнополосного банка фильтров показан на рис. 5.5.

Для получения СПМ шума Rn(e
jωi), которая необходима для рас-

чета взвешивающей функции (5.4), используется эффективный робастный

алгоритм оценки шума с экспоненциальным усреднением и контролем по

минимуму энергии [121] (MCRA – Minima Controlled Recursive Averaging).

Этот подход занимает промежуточное положение между обычным экспо-

ненциальным усреднением и методом минимальной статистики [122]. СПМ

оценивается в каждом канале k путем экспоненциального усреднения зна-
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чений Re(n, k) и использует постоянную усреднения, которая регулируется

в зависимости от вероятности наличия речи. Во время работы слухового

аппарата взвешивающая функция (5.4) пересчитывается каждые 4 мс.

Оценка производительности системы шумоподавления. Для

оценки производительности системы шумоподавления используется четы-

ре записи с мужским и женским голосами общей длительности 25 с. В

эксперименте к сигналам добавлялся белый шум в полосе частот 500–

4000 Гц. Производительность оценивалась при пяти различных отношени-

ях сигнал/шум (ОСШ). В качестве критерия качества работы шумопода-

вителя выбран объективный параметр SegSNR (segmented signal-to-noise
ratio – сегментированное ОСШ), который определяется как среднее зна-

чение ОСШ каждого выходного фрейма сигнала системы шумоподавления

слухового аппарата:

SegSNR =
1

B

B∑
m=1

10 log10

(
P

(m)
signal

P
(m)
noise

)
,

где B – число фреймов сигнала;

P
(m)
signal – мощность сигнала на m-м фрейме;

P
(m)
noise – мощность шума на m-м фрейме.
В экспериментах размер фрейма выбирался равным 30 мс. Полезный

сигнал получен как выход слухового аппарата при пропускании чистого

речевого сигнала. Шум оценивался как разность между полезным сигналом

и выходом слухового аппарата с работающей системой шумоподавления,

при подаче на вход зашумленного речевого сигнала.

В качестве второго критерия качества выбран индекс разборчиво-

сти речи. Измерение разборчивости производилось по методу SII (speech
intelligibility index), который основан на вычислении индекса артикуля-

ции. В соответствии с методикой [123] весь частотный диапазон речевого

сигнала разделяется на 18 полос, в пределах которых определяется ОСШ.

Сигнал делится на полосы такой ширины, чтобы вклад каждой полосы в

результирующую разборчивость был одинаковый (полосы одинаковой раз-

борчивости). В каждой полосе ОСШ рассчитывается, определенным обра-
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Таблица 5.1. Производительность системы шумоподавления слухового аппарата

Входное отношение сигнал/шум

20 дБ 15 дБ 10 дБ 5 дБ 0 дБ

SII (до обработки) 0,73 0,62 0,52 0,47 0,37

SII (после обработки) 0,74 0,66 0,59 0,51 0,41

SegSNR, дБ 28,5 23,1 19,0 14,1 7,9

зом взвешивается и используется для вычисления коэффициента SII, ко-

торый может изменяться в пределах от 0 до 1. Значения индекса принято

интерпретировать следующим образом [123]:

• ниже 0,3 – плохая разборчивость;

• от 0,3 до 0,5 – удовлетворительная разборчивость;

• от 0,5 до 0,7 – хорошая разборчивость;

• выше 0,7 – очень хорошая разборчивость.

В табл. 5.1 приведены результаты экспериментов: усредненные значе-

ния разборчивости и получаемые ОСШ. Приведенные результаты показы-

вают, что система шумоподавления позволяет получить значительное улуч-

шение ОСШ, повышая при этом индекс разборчивости речи. На рис. 5.6

показан пример работы шумоподавителя.

5.1.3. Компенсация потери слуха

Порог слышимости – это минимальная величина звукового давления,

при которой звук данной частоты может быть воспринят ухом человека.

При нарушении слуха порог слышимости может значительно изменяться.

Порог слышимости зависит от частоты звука. При действии шумов и дру-

гих звуковых раздражителей порог слышимости для данного звука повы-

шается (маскировка звука), причём повышенное значение порога слышимо-

сти сохраняется некоторое время после прекращения действия мешающего

фактора, а затем постепенно возвращается к исходному уровню. У разных

людей и у одних и тех же лиц в разное время порог слышимости может
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Рис. 5.6. Пример работы системы шумоподавления слухового аппарата (параметр

RL = 15)

различаться в зависимости от возраста, физиологического состояния, тре-

нированности.

Определение порога слышимости для компенсации потери слуха, как

правило производят при помощи тональных аудиограмм. Аудиограмма –

это график, отображающий состояние слуха человека. По горизонтальной

оси откладываются частоты (набор значений частот стандартный – 250,

500, 1000, 2000, 3000, 4000 и 8000 Гц), а по вертикальной – пороги слы-

шимости на соответствующих частотах, т.е. минимальные уровни звуково-

го давления сигнала, при которых пациент слышит звук. При построении

аудиограммы значения этих порогов измеряются специальным прибором –

аудиометром [2, 12].

По имеющейся аудиограмме для каждой частоты рассчитывается ко-

эффициенты компенсации потери слуха (insertion gain). Форма коэффици-

ентов компенсации потери слуха зависит от метода корректировки слуха

(prescription method) и не обязательно полностью повторяет форму аудио-

граммы. На рис. 5.7 показаны пример типичной аудиограммы и рассчитан-

ные коэффициенты компенсации потери слуха. Также на рисунке показано,

как предлагаемый блок модификации спектра сигнала на основе неравно-
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Рис. 5.7. Пример аппроксимации коэффициентов компенсации потери слуха при

помощи блока модификации спектра сигнала (ось частот в логарифмическом

масштабе)

полосного банка фильтров позволяет аппроксимировать заданную форму

коэффициентов компенсации потери слуха.

5.1.4. Компрессия динамического диапазона

Компрессия динамического диапазона (КДД) используется для

уменьшения разницы в уровнях компонент с большой и малой интенсивно-

стью в аудиосигнале. В слуховых аппаратах КДД применяется для отоб-

ражения широкого динамического диапазона речевого сигнала в суженный

динамический диапазон остаточного слуха [124]. Люди с потерей слуха,

как правило, страдают от понижения порога слышимости, потери разбор-

чивости и уменьшения динамического диапазона. Поэтому для компенса-

ции потери слуха необходимо решить задачу частотно-зависимого усиления

сигнала и компрессию динамического диапазона. Специфическим требова-

нием для слуховых аппаратов является малая алгоритмическая задержка

на обработку сигнала. Для удовлетворения указанным требованиям для

частотного анализа сигнала используется неравнополосный банк фильтров.

Принцип динамической компрессии. Главной задачей компрессо-

ра является автоматический выбор коэффициента усиления субполосных
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Рис. 5.8. Характеристика вход/выход компрессора

сигналов в зависимости от уровня мощности сигнала в данной полосе.

Субполосы с высокой мощностью ослабляются, а с малой мощностью уси-

ливаются. Благодаря такой обработке тихие звуки становятся слышимыми,

а громкие звуки не вызывают дискомфортных ощущений. КДД, как пра-

вило, имеет следующие параметры [124]:

• порог компрессии (CT);

• коэффициент сжатия (CR);

• время атаки и отпускания;

• коэффициент усиления слухового аппарата (GdB).

Порог компрессии (CT), измеряемый в децибелах, определяет точку

изгиба характеристики вход/выход компрессора, после которой алгоритм

КДД становится активным. Если уровень входного сигнала ниже CT, то

выходной сигнал усиливается линейно. В случае, когда уровень выходного

сигнала выше порога компрессии (CT), коэффициент усиления компрессора

уменьшается. Параметр CR определяет степень сжатия динамического диа-

пазона. Например, значение CR=5 (или 5:1) означает, что на каждые 5 дБ

увеличения уровня входного сигнала уровень выходной сигнал возрастет

на 1 дБ. На рис. 5.8 приводится характеристика вход/выход компрессора

для параметров CR = 2, CT = 70 дБ и GdB = 10 дБ.
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Алгоритм КДД выполняется отдельно в каждом канале неравнопо-

лосного банка фильтров. Результатом работы алгоритма является веще-

ственнозначная функция C(ejωk), которая показывает, какой коэффициент

усиления должен быть применен в k-м канале банка фильтров (ωk – цен-

тральная частота k-ого фильтра).

Алгоритм КДД выполняет оценку мощности сигнала в каждой по-

лосе при помощи экспоненциального усреднения [120]. Но в отличие от

алгоритма шумоподавления мощность оценивается в двух режимах – ата-

ки и отпускания. Для этого рассчитываются две константы усреднения α

и β, зависящие от времени атаки и времени отпускания. Таким образом,

мощность сигнала в алгоритме КДД вычисляется следующим образом:

P (k, n) =

αP (k, n− 1) + (1− α)e2
k[n], если P (k, n− 1) < e2

k[n];

βP (k, n− 1) + (1− β)e2
k[n], иначе.

где P (k, n) – мощность сигнала в k-м канале неравнополосного банка

фильтров в момент времени n;

ek[n] – выход k-го фильтра в момент времени n.
Типичное значение времени атаки и отпускания составляет 10 и

100 мс соответственно. Это позволяет компрессору быстро реагировать на

увеличение мощности, но тем не менее не компрессировать короткие пики.

Когда уровень сигнала падает в компрессоре на время отпускания, сохраня-

ется высокий уровень на случай, если это короткая пауза между громкими

звуками.

Оцененные в субполосах уровни мощности переводятся в децибелы

P in
k,dB = 10 log10

(
P (k, n)

)
и выполняется расчет ожидаемых уровней мощно-

сти с использованием характеристики вход/выход компрессора [125]:

P out
k,dB =

P in
k,dB +GdB, если P in

k,dB < CT,

CT + 1
CT(P in

k,dB − CT) +GdB, иначе.

Далее рассчитываются коэффициенты усиления для каждого канала (k =

0, . . . , K − 1) неравнополосного банка фильтров:

C(ejωk) = 10(P out
k,dB−P in

k,dB)/10.
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Рис. 5.9. Пример обработки сигнала при помощи алгоритма КДД

Проверка предлагаемого алгоритма многополосной компрессии дина-

мического диапазона производилась на речевой базе, состоящей из муж-

ских и женских голосов. На рис. 5.9 показан пример одного сигнала, со-

стоящего из двух частей – громкого и тихого участков. После обработки

в компрессоре обе части приблизительно выровнялись по громкости. Ис-

кажения, видимые в спектре после обработки, появляются в результате

нелинейной обработки в компрессоре, не оказывают ощутимого влияния

на разборчивость речи и узнаваемость диктора.

На рис. 5.10 представлена спектральная гистограмма тестового аудио-

файла, содержащего чистую речь. Каждый вертикальный срез представля-

ет собой гистограмму значений уровня сигнала (в дБ) в соответствующей

частотной полосе. Темный цвет говорит о более высокой плотности вероят-

ности. На рисунке также показаны границы динамического диапазона для

каждой частотной полосы, измеренные для человека с нормальным слу-

хом. Тестовый речевой сигнал обрабатывался при помощи предлагаемого

алгоритма многополосной компрессии динамического диапазона, настроен-

ного на конкретный профиль потери слуха. Получаемая после обработки

сигнала спектральная гистограмма представлена на рис. 5.11. Результаты

показывают, что предлагаемый алгоритм позволяет адаптировать уровень

выходного сигнала к слуховой характеристике пациента.
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Рис. 5.10. Спектральная гистограмма речевого сигнала

Рис. 5.11. Спектральная гистограмма сигнала, обработанного при помощи

алгоритма КДД
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5.2. Компенсация эффекта акустической обратной

связи с использованием неравнополосного банка

фильтров

5.2.1. Введение

Утечка сигнала из динамика слухового аппарата в микрофон, назы-

ваемая акустической обратной связью (АОС), значительно ограничивает

максимальный коэффициент усиления, который может быть использован

в слуховом аппарате при условии сохранения его устойчивости. АОС вы-

зывает эффект завывания и значительно ухудшает качество звука, когда

коэффициент усиления близок к максимальному. В ряде случаев макси-

мального усиления недостаточно, чтобы компенсировать потерю слуха. Для

уменьшения влияния АОС предложено несколько методов, использующих

адаптивные алгоритмы. Наибольшее распространение в практических реа-

лизациях слуховых аппаратов получили адаптивные алгоритмы на основе

метода наименьших средних квадратов благодаря их простоте и малой вы-

числительной сложности [26]. Тем не менее эти алгоритмы не всегда позво-

ляют обеспечить достаточную устойчивость для широкополосного сигнала.

Эффективным способом устранения данного недостатка является использо-

вание в системе компенсации эффекта АОС банка фильтров. При помощи

банка фильтров сигнал может быть расщеплен на субполосные составля-

ющие, и процесс адаптации может выполняться отдельно в каждой субпо-

лосе. За счет этого достигается большая устойчивость системы, а также

увеличивается скорость сходимости адаптивного алгоритма. Дополнитель-

ными преимуществами такого подхода являются возможность уменьшения

порядка адаптивных фильтров и сокращение вычислительной сложности

за счет децимации субполосных сигналов [126].

В [127] предлагается выполнять субполосную декомпозицию сигна-

ла с помощью банка фильтров WOLA для улучшения производительности

системы компенсации эффекта АОС (рис. 5.12). На схеме индексы n и

m используются для обозначения временных отсчетов исходного (широ-

кополосного) сигнала и отсчетов субполосных сигналов соответственно.

Жирные линии на схеме используются для обозначения векторных вели-
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Рис. 5.12. Схема компенсации эффекта АОС с использованием банка фильтров

(БФА – банк фильтров анализа, БФС – банк фильтров синтеза)

чин. Блок модификации спектра сигнала (прямой путь слухового аппарата)

выполняет функции компенсации потери слуха, подавления шума и ком-

прессии динамического диапазона. Коэффициент gc применяется для обще-

го усиления выходного уровня звука, он может изменяться пользователем

слухового аппарата посредством регулятора громкости.

Недостатком данного подхода является то, что банк фильтров вно-

сит ощутимую задержку (порядка 16 мс) в прямой путь распространения

сигнала между микрофоном и динамиком. Это нежелательно по несколь-

ким причинам. Во-первых, при задержке более 10 мс возникает эффект

гребенчатого фильтра (comb filter effect) [5], который воспринимается че-

ловеческим ухом как эхо и является результатом того, что звук, обрабо-

танный слуховым аппаратом, накладывается в среднем ухе на необрабо-

танный звук. Во-вторых, собственный голос говорящего достигает улитки

внутреннего уха посредством костной звукопроводности и через отверстие

в слуховом аппарате с минимальной задержкой, где взаимодействует с за-

держанным и усиленным сигналом от слухового аппарата, что вызывает

эффект окрашивания звука (coloration effect) [6].

Отсутствие дополнительной задержки в прямом пути можно обес-

печить за счет параллельного включения системы компенсации эффекта

АОС (рис. 5.13). Однако данная система не позволяет выполнять адаптив-

ную фильтрацию в субполосах сигнала s[n], поскольку в этом случае в
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Рис. 5.13. Схема компенсации эффекта АОС, не вносящая задержки в прямой путь

распространения сигнала

сигнал компенсации ŷ[n] будет внесена задержка, обусловленная банками

анализа/синтеза.

5.2.2. Метод субполосной компенсации эффекта акустической

обратной связи

В данном разделе разрабатывается метод субполосной компенсации

эффекта АОС, который не вносит дополнительной задержки в прямой путь

распространения сигнала в слуховом аппарате [51]. Работа опирается на

последние результаты в области адаптивной фильтрации, которые показы-

вают, что неравнополосные адаптивные структуры в ряде случаев превос-

ходят равнополосные по таким параметрам, как скорость сходимости и/или

модельная ошибка [50]. В отличие от [127] для субполосной декомпозиции

сигнала в работе используется передискретизированный неравнополосный

косинусно-модулированный банк фильтров (КМБФ) [75].

Устранение задержки банков фильтров анализа/синтеза. Ос-

новная идея предлагаемого подхода заключается в том, чтобы устранить

задержку, вносимую в компенсирующий сигнал ŷ[n] банками фильтров,

за счет добавления в адаптивный фильтр функции предсказания. Данный

подход оправдан, поскольку эффект АОС приводит к появлению периодиче-
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Рис. 5.14. Устранение задержки при помощи адаптивной фильтрации с

предсказанием (широкой стрелкой показана операция копирования

коэффициентов адаптивного фильтра)

ской помехи на определенной частоте, а, как известно, детерминированные

(периодические) сигналы предсказываются с высокой точностью.

Рассмотрим алгоритм адаптивной фильтрации на основе метода наи-

меньших средних квадратов. Пусть S(z) – это z-образ входного сигнала, а

D(z) – обучающего сигнала, появляющегося на выходе линейной системы с

передаточной функцией W (z), тогда в результате работы адаптивного алго-

ритма находится оценка передаточной функции Ŵ (z). Если задержать S(z)

на r отсчетов, то система будет выполнять функцию линейного предсказа-

ния на r отсчетов, а передаточная функция примет вид zrŴ (z). Допустим,

что банк фильтров синтеза вносит задержку в компенсирующий сигнал,

равную r отсчетам, тогда входной и обучающий сигналы можно синхрони-

зировать, используя фильтр с передаточной функцией zrŴ (z) (рис. 5.14).

Используя изложенный выше принцип устранения задержки, пред-

ложим следующую схему субполосной компенсации эффекта АОС [51]

(рис. 5.15).

При помощи банков фильтров анализа выполняется расщепление сиг-

налов d[n] и s[n] на M спектральных компонент. Поскольку спектры сиг-

налов внутри каналов занимают более узкие полосы частот, выполняется

переход на более низкую частоту дискретизации. В банке фильтров синтеза

исходная частота дискретизации восстанавливается. В каждом канале бан-
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Рис. 5.15. Схема субполосной компенсации акустической обратной связи на основе

неравнополосного КМБФ

ка фильтров оценивается свой вектор коэффициентов адаптивного филь-

тра (на схеме соответствующие векторы обозначены w0, . . . ,wM−1). Банки

фильтров вносят следующие задержки: da – задержка в банке фильтров

анализа; ds – задержка в банке фильтров синтеза. С помощью изложенно-

го выше принципа для синхронизации желаемого сигнала d[n] с входным

s[n] применяются дополнительные элементы задержки.

Адаптивная фильтрация субполосных сигналов. Особенность

алгоритма адаптивной фильтрации, используемого в системе компенсации

эффекта АОС, заключается в том, что обновление коэффициентов филь-

тров и сама фильтрация происходят раздельно: в блоке обновления коэф-

фициентов и блоке адаптивной фильтрации. В каждом канале оценивается

свой набор коэффициентов адаптивного фильтра. Процедура оценки оди-

накова для всех каналов и отличается лишь значениями параметров, таких

как порядок фильтра, коэффициент потерь и шаг адаптации. В блоке об-

новления коэффициентов используется стандартный алгоритм наименьших

122



квадратов [9] (для упрощения записи индекс номера канала опущен):

1. Каждому коэффициенту фильтра w[l], l = 0, 1, . . . , L − 1, присваи-

вается нулевое значение, L – порядок адаптивного фильтра.

2. Вычисляется выходной отсчет фильтра:

ŷ[m] =
L−1∑
l=0

w[l]s[m− l],

где m – номер текущего отсчета входного сигнала;

s[m] – входной сигнал блока обновления коэффициентов.
3. Вычисляется оценка ошибки:

e[m] = d[m]− ŷ[m],

где d[m] – желаемый сигнал.
4. Обновляются весовые коэффициенты:

w[l] = δw[l] + 2µe[m]s[m− l],

где 0 < δ < 1 – коэффициент потерь;

µ – шаг адаптации.
Увеличивается номер текущего отсчета: m = m + 1. Алгоритм пере-

ходит к шагу 2.

В блоке адаптивной фильтрации выполняется только второй шаг ал-

горитма, а коэффициенты w[l] копируются из блока обновления коэффици-

ентов.

На рис. 5.16 показаны сигнал на входе слухового аппарата и выход-

ные сигналы широкополосной и субполосной систем компенсации эффекта

АОС. Из приведенных графиков можно сделать вывод, что субполосная

система имеет более высокую скорость сходимости и нежелательные ос-

цилляции в выходном сигнале значительно меньше, чем в случае исполь-

зования широкополосной системы компенсации эффекта АОС.

В системе компенсации эффекта АОС используется неравнополосный

КМБФ, ширина полос которого адаптирована к разрешающей способности

слухового восприятия [47]. Исходя из того, что слуховая система челове-

ка более чувствительна к изменениям сигнала в области нижних частот,
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Рис. 5.16. Качественное сравнение широкополосной и субполосной систем

подавления эффекта АОС

банк фильтров должен обладать следующим свойством: ширина его полос

пропускания должна возрастать с увеличением частоты.

Для использования в субполосной системе компенсации эффекта

АОС (см. рис. 5.15) был рассчитан 8-канальный неравнополосный КМБФ

по методу [75]. На рис. 5.17–5.18 изображены амплитудно-частотные ха-

рактеристики полученного банка фильтров, а его групповая задержка –

на рис. 5.19. Коэффициенты децимации/интерполяции неравнополосного

КМБФ имеют значения Sk = {19, 9, 6, 4, 2, 1, 1, 1}.

Рис. 5.17. АЧХ банка фильтров анализа
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Рис. 5.18. АЧХ системы анализа/синтеза банка фильтров

Рис. 5.19. Групповая задержка системы анализа/синтеза банка фильтров

5.2.3. Оценка эффективности компенсации сигнала АОС

Модель канала акустической обратной связи. Главный параметр,

который влияет на акустическую обратную связь, – расстояние между ди-

намиком и микрофоном слухового аппарата. Чем это расстояние меньше,

тем больше будет эффект, вызываемый обратной связью. По этой причине

слуховые аппараты категорий ITE (in the-ear) и ITC (in-the-canal), у ко-

торых данное расстояние минимально, больше всего подвержены влиянию
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Рис. 5.20. Характеристики канала АОС: АЧХ и групповая задержка

обратной связи. Эмпирические исследования демонстрируют, что частотные

характеристики каналов АОС различных слуховых аппаратов имеют много

общих черт. В [44,128] показано, что канал АОС может быть смоделирован

передаточной функцией

HFP(s) = Ke−sT
(s− z1)(s− z2)(s− z∗2)

(s− p1)(s− p∗1)(s− p2)(s− p∗2)
, (5.5)

где K – коэффициент усиления;

T – задержка распространения сигнала в ушном канале между ди-

намиком и микрофоном;

z1, z2, p1, p2 – параметры, определяющие канал АОС;

s = σ + jω – комплексная переменная.
Для моделирования канала АОС слухового аппарата (типа ITE) ис-

пользовались следующие параметры модели (5.5) [127]: K = 1; T = 3, 8 мс;

z1 = 1500000; z2 = −40000+31400j; p1 = −5000+22600j; p2 = −500+33700j.

На рис. 5.20 изображены частотные характеристики моделируемого канала

АОС.

Применяемые оценки. Для того чтобы оценить производитель-

ность системы компенсации эффекта АОС, воспользуемся параметрами

SegSNR и SII, которые применялись для тестирования системы шумоподав-

ления. Для перцептуальной оценки качества выходного сигнала использо-
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Рис. 5.21. Модель частотной характеристики слухового аппарата (gc = 46,5 дБ)

валась оценка PESQ (perceptual evaluation of speech quality) [129]. PESQ

является объективным критерием качества канала связи, использующим

разницу между спектрами громкости опорного и тестового сигналов для

вычисления перцептуального качества тестового сигнала. Оценка PESQ

колеблется в пределах от −0,5 до 4,5. Наивысшая оценка показывает, что

тестовый сигнал не содержит слышимых искажений и практически иденти-

чен опорному. Оценки 4, 3 и 2 можно интерпретировать как качество «хо-

рошее», «немного раздражающее», «раздражающее». Оценка между −0,5

и 1 свидетельствует о наличии неприемлемо большого количества шума и

искажений в тестовом сигнале [6]. В качестве опорного сигнала в данном

случае выступает выходной сигнал слухового аппарата в условиях отсут-

ствия АОС, а в качестве тестового – сигнал слухового аппарата, в котором

присутствует АОС и активна система компенсации.

Для моделирования прямого канала, т. е. обработки сигнала в слухо-

вом аппарате, выбрана усредненная АЧХ (рис. 5.21), которая компенсирует

типичное повреждение слуховой системы. Наибольшие потери происходят

в районе 1,5 кГц, т. е. в том диапазоне частот, где речь имеет наибольшую

информативность. Усиление выходного сигнала в СА регулируется при по-

мощи коэффициента gc.

Результаты экспериментов. Оценка производительности системы

компенсации эффекта АОС производилась на речевом сигнале длитель-

ностью 5 минут (частота дискретизации 16 кГц). Сравнивались системы

со следующими конфигурациями: без компенсации АОС, широкополосная
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система компенсации эффекта АОС (см. рис. 5.13), субполосная система

подавления эффекта АОС (см. рис. 5.15). Эксперименты проводились для

различных порядков адаптивных фильтров (L =64, 128, 256 и 512). Порядок

субполосных адаптивных фильтров Lk в зависимости от L рассчитывался

по следующему правилу:

Lk =

⌈
L

Sk

⌉
,

где Sk – коэффициент децимации/интерполяции в k-м канале банка филь-

тров, а dae обозначает наибольшее целое число, меньшее a.

Работа систем проверялась для различных значений коэффициента

усиления gc. В частности, рассматривались случаи gc ={45,5; 46,5; 47,5;

48,5; 49,5} дБ.3 В табл. 5.2–5.4 приведены основные результаты экспери-

ментов (отметка НС в таблицах означает, что система нестабильна).

Результаты показывают, что применение субполосной техники адап-

тивной фильтрации позволяет более эффективно бороться с эффектом

АОС. По ОСШ (см. табл. 5.2) субполосная система при больших коэффи-

циентах усиления дает выигрыш примерно 1—2,5 дБ. Преимущества суб-

полосной системы подавления выявляют как показатели перцептуального

качества речи (PESQ), так и показатели индекса разборчивости речи (SII).

Необходимо отметить и тот факт, что адаптивная система работает тем

лучше, чем ближе порядок адаптивного фильтра к реальной длине канала

АОС (в данном случае длина канала АОС равнялась приблизительно 70

интервалам дискретизации).

На рис. 5.22 показаны результаты работы системы на основе широ-

кополосной компенсации эффекта АОС и системы на основе субполосной

компенсации (для значений параметров gc =47,5 дБ, L =64). Из приведен-

ных спектрограмм видно, что скорость сходимости субполосной системы

значительно выше, за счет чего уменьшается общий эффект от воздействия

АОС. Предложенная система характеризуется повышенным порогом устой-

чивости и позволяет использовать более высокие коэффициенты усиления

для обработки сигнала в прямом канале.

3При gc = 49,5 дБ все системы начинают работать нестабильно, поэтому результаты экспериментов для

этого случая в таблицах не отражены.
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Таблица 5.2. Значения показателя SegSNR при различных коэффициентах усиления gc и

длине адаптивного фильтра L

Коэффи-

циент

усиления

gc, дБ

Без ком-

пенсации

АОС

Широкополосная система

компенсации АОС

Субполосная система

компенсации АОС

64 128 256 512 64 128 256 512

45,5 4,06 4,50 4,40 4,45 4,394 5,06 5,03 4,97 4,71

46,5 0,34 2,09 2,05 2,09 2,032 3,31 3,31 3,24 2,89

47,5 НС −1,47 −1,61 −1,39 −1,67 0,93 0,86 0,64 −0,23

48,5 ˘ НС НС НС НС −2,49 −2,87 −4,04 НС

Таблица 5.3. Значения PESQ при различных коэффициентах усиления gc и длине адап-

тивного фильтра L

Коэффи-

циент

усиления

gc, дБ

Без ком-

пенсации

АОС

Широкополосная система

компенсации АОС

Субполосная система

компенсации АОС

64 128 256 512 64 128 256 512

45,5 3,23 3,27 3,27 3,27 3,27 3,30 3,30 3,29 3,28

46,5 2,90 3,01 3,01 3,01 3,00 3,11 3,10 3,09 3,05

47,5 НС 2,62 2,62 2,67 2,67 2,87 2,86 2,84 2,78

48,5 − НС НС НС НС 2,13 2,16 2,26 НС
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Таблица 5.4. Значения показателя SII при различных коэффициентах усиления gc и длине

адаптивного фильтра L

Коэффи-

циент

усиления

gc, дБ

Без ком-

пенсации

АОС

Широкополосная система

компенсации АОС

Субполосная система

компенсации АОС

64 128 256 512 64 128 256 512

45,5 0,55 0,55 0,55 0,55 0,55 0,56 0,56 0,55 0,55

46,5 0,49 0,51 0,52 0,52 0,52 0,53 0,53 0,53 0,53

47,5 НС 0,46 0,46 0,46 0,45 0,49 0,49 0,48 0,47

48,5 − НС НС НС НС 0,40 0,39 0,37 НС

Рис. 5.22. Спектрограммы сигналов после обработки в широкополосной и

субполосной системах
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5.3. Основные результаты и выводы

Рассмотрены основные алгоритмы обработки сигнала в слуховом ап-

парате на основе неравнополосного банка фильтров.

1. Разработаны алгоритмы, выполняющие модификацию спектра

сигнала в слуховом аппарате. В частности, разработан алгоритм, вы-

полняющий функцию шумоподавления и основанный на перцептуально-

мотивированном правиле спектрального взвешивания. Также проработан

алгоритм, выполняющий компрессию динамического диапазона речевого

сигнала для отображения широкого диапазона аудиосигнала в суженный

диапазон остаточного слуха.

2. Предложен метод субполосной компенсации акустической обрат-

ной связи для слуховых аппаратов, основанный на использовании пере-

дискретизированного неравнополосного КМБФ, который не вносит допол-

нительной задержки в прямой путь распространения сигнала в слуховом

аппарате. За счет разбиения сигнала на субполосы происходят более быст-

рая адаптация и более точная оценка компенсирующего сигнала обратной

связи.

3. Выполнено тестирование предлагаемых алгоритмов на речевых сиг-

налах. Полученные значения таких объективных показателей, как отноше-

ние сигнал-шум, перцептуальное качество канала связи, а также индекс

разборчивости, показывают, что предложенные подходы к обработке сиг-

нала в слуховом аппарате позволяют значительно улучшить качество вы-

ходного речевого сигнала.
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ГЛАВА 6

РЕАЛИЗАЦИЯ СЛУХОВОГО АППАРАТА НА

МОБИЛЬНОЙ ВЫЧИСЛИТЕЛЬНОЙ ПЛАТФОРМЕ

6.1. Преимущества и недостатки мобильных

платформ для реализации слуховых аппаратов

В последнее время широкое распространение (в том числе и среди лю-

дей с патологиями слуха) получили распространение смартфоны – универ-

сальные мультимедийные мобильные вычислительные платформы. Смарт-

фоны имеют необходимые аппаратные средства для выполнения функций

слухового аппарата: микрофон, АЦП, цифровой процессор, ЦАП, усили-

тель и динамики, причем возможно подключение внешних микрофона и

динамиков в виде специальной гарнитуры. Работа программных прило-

жений с аппаратными ресурсами смартфона обеспечивается при помощи

операционной системы, для которой производителем предоставляется па-

кет инструментов разработчика. Устойчивое развитие данных платформ,

их поддержка и малая стоимость обусловлена популярностью смартфонов

и многочисленностью их пользователей. Идея, положенная в основу дан-

ной работы, заключается в том, чтобы исследовать возможность создания

карманного слухового аппарата на основе смартфона. В наиболее благо-

приятном случае, если аппаратные возможности смартфона соответствуют

необходимым требованиям, создание слухового аппарата ограничится раз-

работкой специального программного обеспечения, которое может исполь-

зовать каждый пользователь с нарушениями слуха.

По сравнению с миниатюрными решениями карманный слуховой ап-

парат имеет следующие недостатки:

• карманный аппарат более заметен;

• в миниатюрном слуховом аппарате микрофон располагается в ухе и

потому использует функциональные преимущества ушной раковины,

в то время как в карманном слуховом аппарате такой возможности

нет;
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• аппарат не так удобен для ношения;

Однако, в силу своих конструктивных особенностей, карманные слу-

ховые аппараты имеют важные преимущества, основные из которых пере-

числены ниже:

• большое расстояние между микрофоном и динамиком препятствует

возникновению акустической обратной связи (АОС), что позволяет

1) использовать большое акустическое усиление; 2) использовать бо-

лее простой алгоритм обработки (в миниатюрных слуховых аппаратах

обязательна реализация схемы подавления АОС);

• большие физические размеры позволяют реализовать удобные функ-

ции управления для людей с плохой моторикой;

• возможно использование различных наушников в зависимости от па-

тологии и предпочтений пациента (в том числе больших в виде на-

кладных чашек, не приводящих к возникновению эффекта окклюзии);

• благодаря большим динамикам и большому ресурсу батарей можно

создать наибольший уровень звукового давления и высокое качество

звука;

• в отличие от внутриканальных СА, карманные не выходят из строя

из-за попадания в них серы или влаги;

• при использовании динамика с костной проводимостью отсутствует

механическая обратная связь.

Сверх того, благодаря тому, что слуховой аппарат реализован на по-

пулярной мобильной платформе, а не в виде отдельного узкоспециализи-

рованного устройства, для него характерны и некоторые дополнительные

преимущества:

• большой доступный ресурс энергии и возможность использовать

сложные алгоритмы обработки и высокую частоту дискретизации;

• большое распространение этих устройств, устойчивая поддержка и

развитие которых осуществляется производителями благодаря много-

функциональности и высокому спросу;

• программная гибкость – возможность программно реализовать про-

извольный алгоритм обработки сигналов;
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• доступность средств разработчика и развитая система распростране-

ния программных продуктов для данных устройств;

• возможность применения алгоритмов коррекции слуха не только к

акустическим сигналам, но и к аудио-видеозаписям, телефонным

звонкам и т.д.;

• индивидуальная настройка аппарата для конкретного пациента в про-

стых случаях не требует специального оборудования и квалификации

и может выполняться самим пользователем;

• возможность удаленной настройки аппарата специалистом на основе

диагноза пациента;

• наличие встроенной видеокамеры дает теоретическую возможность

обработки комбинированной (речевой и видео) информации для по-

вышения разборчивости речи;

• возможность использования различных гарнитур с разными харак-

теристиками микрофонов и наушников, возможна разработка специ-

альной гарнитуры с расположением микрофона в ушной раковине для

использования звуковых характеристик наружного уха;

• заметность слухового аппарата не вызывает психологических

неудобств, поскольку смартфон не ассоциируется у окружающих с

какими бы то ни было слуховыми патологиями;

• для людей, уже постоянно пользующихся смартфонами, нет необхо-

димости приобретать и носить отдельное устройство.

Целью настоящего исследования является реализация базовых функ-

ций слухового аппарата на мобильной платформе и экспериментальная

оценка полученных результатов. Основной сложностью реализации явля-

ется минимизация задержки обработки сигнала, поскольку задержка яв-

ляется определяющим фактором в системах коррекции слуха. Необходимо

оценить минимально возможную задержку, вносимую смартфоном, и раз-

работать схему коррекции с малой алгоритмической задержкой. В работе

обсуждается классическая схема обработки сигнала, используемая в совре-

менных слуховых аппаратах, и предлагается альтернативная, учитывающая

специфику вычислительной платформы.
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6.2. Схема обработки сигнала для коррекции слуха

Основной функцией слухового аппарата является частотно-зависимое

усиление входных сигналов для компенсации нарушений слуха [10]. Про-

цесс обработки сигнала может включать вспомогательные функции, такие

как подавление АОС, подавление шума и компрессия динамического диа-

пазона. Все перечисленные функции, за исключением подавления АОС,

могут быть выполнены путем субполосной декомпозиции и раздельным

усилением каждого субполосного сигнала. На рис. 6.1 представлен пример

соответствующей схемы обработки [6]. Входной звуковой сигнал v(n) ре-

гистрируется микрофоном и раскладывается при помощи банка фильтров

анализа (БФА) на субполосные сигналы с пониженной частотой дискре-

тизации u(m). Временные индексы исходного и субканальных сигналов

обозначены n и m соответственно (контур, работающий на пониженной

частоте, выделен жирными линиями на схеме).

gc

Б
Ф

А

Микрофон

v(n) u(n) u(m) e(m)

Канал акустической 

обратной связи

  z
-d1 g(m)

x(n)

Б
Ф

С

БФА

w(m)

Задержка Усиление Динамик

Рис. 6.1. Общая схема обработки сигнала в современном цифровом слуховом

аппарате

Раздельное усиление каждого субполосного сигнала выполняется

умножением на коэффициенты g(m), которые вычисляются для каждого

момента времени, исходя из уровня входного и выходного сигнала, энергии

шума и частотного профиля потери слуха. Причем блоком усиления вы-

полняется сразу несколько функций: 1) частотная коррекция потери чув-

ствительности слуха; 2) компрессия (компенсация функции нелинейного

усиления улитки); 3) шумоподавление на основе спектрального взвеши-
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вания. Обработанный широкополосный сигнал синтезируется при помощи

банка фильтров синтеза (БФС). Широкополосный сигнал умножается на

общий коэффициент усиления gc, который обеспечивает комфортный уро-

вень прослушивания (параметр gc обычно регулируется пользователем при

помощи внешнего регулятора).

В миниатюрных слуховых аппаратов максимальное доступное усиле-

ние сигнала ограничено появлением акустической обратной связи между

микрофоном и динамиком. Для подавления АОС чаще всего используется

схема адаптивной фильтрации. Коэффициенты адаптивного фильтра w(m)

постоянно обновляются таким образом, чтобы минимизировать энергию

сигнала-остатка e(m). Обновление коэффициентов выполняется во времен-

ной либо частотной области, используя какую-либо модификацию метода

наименьших квадратов (LMS) [29, 127]. Задержка z−d1 смещает сигналы

друг относительно друга и влияет на оценку коэффициентов адаптивно-

го фильтра. Большие значения d1 обеспечивают более сильное подавление

АОС и повышение возможной степени усиления сигнала [6]. Преимуще-

ствами схемы с субканальной декомпозицией сигнала являются относи-

тельно быстрая сходимость адаптивного фильтра и сокращение вычисли-

тельных ресурсов за счет понижения частоты дискретизации [130].

Компрессия сигнала выполняется с целью компенсации утерянной

функции улитки внутреннего уха выполнять нелинейное усиление. Ком-

прессия, применяемая для коррекции, должна иметь очень короткое время

активации [10]. При использовании таких малых временных интервалов

происходит быстрое изменение уровня сигнала, что приводит к появлению

низкочастотных искажений. Дополнительным преимуществом приведенной

выше схемы является возможность снизить уровень этих искажений, ис-

пользуя в низкочастотной части сигнала более продолжительное время ак-

тивации.

Одной из наиболее важных характеристик слухового аппарата яв-

ляется задержка обработки сигнала. Временная задержка вызывает окра-

шивание звука собственного голоса пользователя слухового аппарата. Во

время разговора голос быстро достигает улитки посредством костной про-

водимости и складывается с задержанным и усиленным звуком из слухо-

вого аппарата. Этот эффект становится более заметным при использовании
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Рис. 6.2. Метод субканальной коррекции амплитудного спектра с малой задержкой

больших отверстий во вкладыше (вентов). В [131, 132] показано, что даже

такие малые задержки обработки сигнала, как 4–8 мс ощущаются пациен-

том и снижают субъективное качество звука. В СА невозможно избежать

задержек, обусловленных наличием АЦП и ЦАП, которые составляют от

0,4 до 2 мс в зависимости от реализации [133]. В условиях создания СА

на базе мобильной платформы длительность неустранимой аппаратной за-

держки будет существенно больше из-за внутренней аппаратной и про-

граммной реализации сигнальных конвейеров, поэтому в данном случае

требуется схема обработки сигнала с минимально возможной алгоритми-

ческой задержкой. Общая алгоритмическая задержка классической схемы

с субканальной декомпозицией, приведенной выше, является нежелатель-

но большой [3, 134, 135] из-за последовательных элементов, включенных в

путь прямого распространения сигнала: БФА, БФС и задержки z−d1, ко-

торая используется для стабилизации системы подавления АОС. В [6, 46]

предлагаются схемы с субканальным усилением сигнала без БФС. Для это-

го используются полосовые фильтры (параметрические фильтры частотной

компенсации [6] либо параметрические кохлеарные фильтры [46]), выходы

которых суммируются (рис. 6.2).

В [46, 51] используется субканальная система подавления АОС, не

вносящая дополнительных задержек в прямой канал. Перечисленные реше-

ния позволяют существенно сократить общую алгоритмическую задержку,

однако отсутствие БФС делает невозможным понижение частоты дискре-

тизации субполосных сигналов и требует больших вычислительных затрат.
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Рис. 6.3. Одноканальная схема обработки сигнала

Кроме того, полосовые фильтры с бесконечными импульсными характери-

стиками, используемые в [6, 46] имеют нелинейную фазо-частотную ха-

рактеристику (ФЧХ), и для их согласования используется оптимизацион-

ная процедура, которая в зависимости от целевого амплитудного профиля

подбирает субканальные коэффициенты усиления. Данная процедура так-

же является достаточно затратной в вычислительном плане. Еще одной

важной особенностью данной схемы является то, что обработка сигнала

ведется отсчет за отсчетом, что предполагает использование специального

аппаратного вычислителя. Существующие мобильные платформы позволя-

ют обрабатывать сигнал в реальном времени только отдельными фреймами

длиной не менее 6 мс. В этих условиях желательно, чтобы алгоритм обра-

ботки позволял использовать блочные операции. Учитывая перечисленные

особенности, предлагается использовать широкополосную (без субполос-

ной декомпозиции) схему коррекции слуха (рис. 6.3).

Схема использует широкополосный способ изменения коррекции оги-

бающей спектра при помощи фильтра с конечной импульсной характери-

стикой (КИХ). Частотная характеристика фильтра формируется на осно-

ве аудиограммы пользователя таким образом, чтобы выполнять усиление

частот, к которым наблюдается ослабление чувствительности. Для управ-

ления уровнем громкости используется два функциональных регулятора:

регулятор чувствительности микрофона gm и регулятор выходного уров-

ня gc. Оба регулятора являются внешними и доступны пользователю для

оперативного использования в зависимости от акустической обстановки.

Коэффициенты усиления g(n) изменяются таким образом, чтобы обеспе-

чивать компрессию сигнала в соответствии с заданным уровнем потери

слуха.

Учитывая, что смартфон использует стереогарнитуру с двумя динами-

ками, можно использовать схему с бинауральной коррекцией слуха, выпол-
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няющей обработку сигнала отдельно для левого и правого уха (рис. 6.4).

Раздельная

коррекция 

огибающих 

спектраМикрофон

v(n) u(n) gr(n)
xr(n)

Усиление

Правый 
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Левый 

канал
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канал

xl(n)
gl(n) gc

Левый 

динамик

Рис. 6.4. Бинауральная схема обработки сигнала с одним микрофоном

Прямая реализация предлагаемой широкополосной схемы исключа-

ет использование шумоподавления на основе спектрального взвешивания,

поскольку в ней не выполняется частотно-временное преобразование. Схе-

ма не содержит блока подавления АОС, поскольку при ее реализации на

смартфоне предполагается использовать микрофон и динамик на большом

расстоянии друг от друга. Благодаря тому, что предлагаемая широкополос-

ная схема не содержит банка фильтров анализа, банка фильтров синтеза,

а также стабилизирующего элемента задержки для подавления АОС, в

ней достигается минимально возможная алгоритмическая задержка, рав-

ная групповой задержке фильтра коррекции спектральной огибающей.

6.3. Определение целевых параметров звукоусиления

Различают несколько составляющих тугоухости: ухудшение звуко-

восприятия, нарушения ощущения громкости и бинауральное снижение

слуха [10]. Для оценки характеристик каждого из этих компонентов ис-

пользуют специальные методики и средства. Характер и степень ухудше-

ния восприятия определяется при помощи аудиометрии, нарушения ощуще-

ний громкости оцениваются при помощи методов категоризации громкости,

а бинауральные нарушения – путем тестирования различий разборчиво-

сти в каждом из ушей. В слуховом аппарате, реализованном на мобиль-

ной платформе с использованием предлагаемой схемы, можно выполнить

компенсацию ухудшения звуковосприятия при помощи фильтра коррекции

огибающей и компенсацию нарушения ощущения громкости (рекруитмен-

та) при помощи элемента динамического усиления.
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6.3.1. Аудиограмма

При подборе и настройке слухового аппарата аудиометрия дает са-

мую первую и основную характеристику нарушения слуха. В результате

аудиометрии формируется таблица минимальных уровней восприятия (HTL
– hearing threshold level) тональных сигналов, называемая аудиограммой.

Пороги восприятия определяются на частотах 125, 250, 500, 1000, 2000,

4000 и 8000 Гц и могут принимать значения от −10 до 120 дБ. В 1997 г.

ВОЗ была утверждена единая Международная классификация степеней ту-

гоухости, которая чаще всего используется на практике. Для определения

степени тугоухости учитываются усредненные значения порогов звуковос-

приятия на четырех частотах: 500, 1000, 2000, 4000 Гц. Исходя из этой

классификации, нормальным слухом считается слух при порогах слышимо-

сти на речевых частотах, не превышающих 10 дБ. Легкое нарушение слу-

ха регистрируют при порогах слышимости 10–25 дБ. Потеря слуха свыше

90 дБ определяется как глухота.

Асимметричное нарушение слуха классифицируется по лучше слы-

шащему уху. Выделяют IV степени тугоухости:

• I степень – снижение слуха в пределах 26–40 дБ (человек с такой по-

терей слуха с трудом распознает тихую речь и беседы, но справляется

в тихой обстановке);

• II степень – 41–55 дБ (трудности в понимании беседы, особенно когда

присутствует шум на заднем плане. Повышенная громкость необхо-

дима для ТВ и радио);

• III степень – 56–70 дБ (значительно задета чистота речи. Речь долж-

на быть громкой, возможны трудности при групповой беседе);

• IV степень – 71–90 дБ (значительная потеря слуха – не слышит

нормальную разговорную речь, трудности при распознавании даже

громкой речи, способен понимать крик и преувеличенно четкую и

громкую речь).

Аудиограмма дает возможность выполнить расчет необходимого (це-

левого) усиления и максимальной выходной мощности, обеспечивающих

для пользователя максимально комфортный уровень громкости речевого

сигнала при настройке обычного слухового аппарата. Снятие аудиограммы
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пользователя выполняется в лабораторных условиях в помещении со зву-

коизоляцией и использованием специального оборудования, обеспечиваю-

щего генерацию и усиление тональных сигналов заданной частоты. Сня-

тием аудиограммы руководит квалифицированный медицинский работник,

создавая постепенно нарастающее звуковое давление в каждом ухе пациен-

та. Как только звук становится различимым, пациент реагирует нажатием

на сигнальную кнопку.

При помощи мультимедийной платформы можно автоматизировать

весь процесс таким образом, чтобы пользователь мог самостоятельно вы-

полнить аудиометрию. Для этого используются программные генерато-

ры тональных сигналов и интерфейсная кнопка для реакции на превы-

шение порога восприятия. Тональный сигнал синтезируется при помощи

амплитудно-модулированного косинуса постоянной частоты:

s(n) = A(n) cos

(
2π
ωn

fs

)
,

где A(n) – изменяющаяся (нарастающая) амплитуда; ω – заданная частота

в герцах и fs – частота дискретизации сигнала. Скорость нарастания ам-

плитуды определяется продолжительностью сигнала и доступным динами-

ческим диапазоном ЦАП устройства. Нормированную амплитуду (единица

соответствует максимально возможному значению) можно рассчитать по

следующей формуле:

A(n) = 10(b−1)( n
lfs
−1) log10 2,

где b – разрядность ЦАП и l – длительность сигнала в секундах. При

таком способе расчета уровень сигнала в децибелах растет линейно от

минимально возможного значения до максимального:

level(n) = 20 log10A(n) = 20(b− 1)

(
n

lfs
− 1

)
log10 2.

Для снятия аудиограммы в лабораторных условиях используются

специальные наушники с ровной амплитудно-частотной характеристикой

(АЧХ). Для определения требуемого усиления в слуховом аппарате на каж-

дой контрольной частоте учитываются частотные характеристики динами-

ка слухового аппарата, используемого вента и ушного канала. В случае
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выполнения измерений при помощи смартфона условия аудиометрии и экс-

плуатации являются одинаковыми, упрощенно можно считать, что неров-

ности в АЧХ динамиков гарнитуры являются потерей слуха, и выполнить

расчет целевых коэффициентов усиления без вносимых обычно поправок.

6.3.2. Расчет целевого усиления и коэффициентов

корректирующего фильтра

Одним из наиболее известных способов расчета целевого усиления

является правило полуусиления, согласно которому линейное усиление

должно примерно равняться половине уровня потери слуха на каждой ча-

стоте для того, чтобы обеспечивать комфорт при прослушивании и речевую

разборчивость [10]. Тем не менее, длительное время основным методом,

использовавшемся в клинической практике, был сравнительный перебор,

при котором пациент пробовал разные слуховые аппараты и выбирал тот,

который обеспечивал наилучшие результаты. В исследовательской работе,

опубликованной в 1975 году, был сделан вывод, что АЧХ слухового аппара-

та, определяющая уровень усиления в зависимости от частоты, существен-

но влияет на повышение разборчивости речи для людей с сенсоневральной

тугоухостью. Это исследование инициировало постепенный процесс пере-

хода от метода подбора к использованию директивных расчетных формул.

Прежде чем появились нелинейные слуховые аппараты, методы расчетов

частотно-зависимого линейного усиления представляли собой вариации вы-

шеприведенного правила полуусиления.

Сегодня существует несколько классических способов расчета целе-

вого усиления на основе аудиограммы: Berger [136], POGO (Prescription
Of Gain and Output – предписание усиления и выхода) [137] и NAL-R

(National Acoustic Laboratories, Australia – Национальные акустические

лаборатории Австралии) [138]. Соответствующие расчетные формулы при-

ведены в таблице 6.1 [10]. HTLx обозначает измеренные значения порогов

слышимости на частоте x.

Все три перечисленные метода расчета могут быть использованы для

расчета целевого усиления в программной реализации слухового аппарата.

Выбор наиболее подходящего из них делается либо самим пользователем
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исходя из его предпочтений, либо специалистом на основе характера пато-

логии и лабораторных измерений.

Таблица 6.1. Расчетные формулы целевого усиления

Частота, Гц Berger POGO NAL-R

250 HTL250/2−10 X+0,31 HTL250−17

500 HTL500/2 HTL500/2−5 X+0,31 HTL500−8

750 HTL750/1,8 HTL750/2−3 X+0,31 HTL750−3

1000 HTL1k/1,6 HTL1k/2 X+0,31 HTL1k−1

1500 HTL1,5k/1,6 HTL1,5k/2 X+0,31 HTL1,5k−1

2000 HTL2k/1,5 HTL2k/2 X+0,31 HTL2k−1

3000 HTL3k/1,7 HTL3k/2 X+0,31 HTL3k−2

4000 HTL4k/1,9 HTL4k/2 X+0,31 HTL4k−2

6000 HTL6k/2 HTL6k/2 X+0,31 HTL6k−2

Для метода NAL-R коэффициент X рассчитывается следующим об-

разом:

X = 0, 05(HTL500 + HTL1k + HTL2k).

Для тяжелой и глубокой степени потери слуха метод NAL-R

был переработан. Модифицированный вариант метода, называемый NAL-

RP [139], дает большее усиление и более равномерную частотную харак-

теристику, чем NAL-R. Коэффициент X вычисляется по формуле

X =



0,05(HTL500 + HTL1k + HTL2k),

если (HTL500 + HTL1k + HTL2k) < 180 дБ;

0,116(HTL500 + HTL1k + HTL2k),

если (HTL500 + HTL1k + HTL2k) > 180 дБ.

Если порог слышимости на частоте 2 кГц превышает 95дБ, к полу-

ченным значениям усиления нужно прибавить поправочные коэффициенты,

приведенные в таблице 6.2.

В соответствии с полученными значениями целевого усиления рас-

считываются коэффициенты фильтра коррекции спектральной огибающей.
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Таблица 6.2. Поправочные коэффициенты при тяжелых формах тугоухости

Пороги

слышимости

на частоте

2 кГц

250

Гц

500

Гц

750

Гц

1000

Гц

1500

Гц

2000

Гц

3000

Гц

4000

Гц

6000

Гц

95 4 3 1 0 −1 −2 −2 −2 −2

100 6 4 2 0 −2 −3 −3 −3 −3

105 8 5 2 0 −2 −3 −5 −5 −5

110 11 7 3 0 −3 −6 −6 −6 −6

115 13 8 4 0 −4 −8 −8 −8 −8

120 15 – 4 0 −5 −9 −9 −9 −9

В данной реализации слухового аппарата используются фильтры с линей-

ной ФЧХ, что позволяет достигать равной временной задержки на всех

частотах обрабатываемого сигнала, вне зависимости от целевых значе-

ний усиления. Данное свойство особенно важно в бинауральном режи-

ме коррекции слуха, поскольку различия в групповых задержках филь-

тров для правого и левого каналов вызывают фазовые смещения и, как

следствие, искажения пространственного восприятия звука. Фильтры с ли-

нейной ФЧХ удобно синтезировать при помощи оконного метода [140].

Алгоритм получения коэффициентов фильтра кратко приведен ниже.
1) Целевая частотная характеристика фильтра формируется путем ин-

терполяции целевых значений усиления в точках, соответствующих

частотным отсчетам. Фаза всех частотных компонент принимается

нулевой.

2) Вычисляется обратное преобразование Фурье целевой частотной ха-

рактеристики.

3) Выполняется циклический сдвиг полученного вектора значений на

половину числа его элементов.

4) Окончательная импульсная характеристика фильтра формируется пу-

тем умножения полученных значений на оконную функцию.
Число коэффициентов фильтра выбирается исходя из частоты дис-

кретизации сигнала и допустимой групповой задержки.
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Рис. 6.5. Усиление в улитке

6.3.3. Компенсация нарушения ощущения громкости

Установлено, что тихие звуки усиливаются здоровой улиткой на 50–

60 дБ, а громкие не усиливаются. Изменение коэффициента усиления фи-

зиологически обеспечивается наружными волосковыми клетками. При по-

тере слуха более чем на 60 дБ волосковые клетки теряют свои регулятив-

ные возможности и характеристика улиткового усилителя превращается в

линейную – рис. 6.5 [10]. В этом случае требуется компрессия с коэффи-

циентом 2,5:1.

Слышимый динамический диапазон пациента сужается, и пациент

может относительно хорошо воспринимать громкие звуки по сравнению

с тихими. Другими словами, при увеличении уровня сигнала восприятие

громкости при тугоухости приближается к нормальному. Это требует неко-

торого увеличения громкости, которое называется рекруитментом. Основ-

ным назначением компрессора является усиление тихих звуков, однако в

то же время предохранение чрезмерного усиления громких звуков. Общая

схема, приведенная на рис. 6.6, показывает функциональную организацию

простого компрессора. Сперва измеряется текущий уровень сигнала, а за-
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Рис. 6.6. Простая схема компрессии сигнала

тем вычисляются требуемые коэффициенты усиления для данного уровня

g(n), исходя из степени потери слуха.

Компрессор, схема которого приведена на рис. 6.6, называется ком-

прессором с прямой связью, поскольку в нем выполняется оценка уровня

входного сигнала перед выполнением компрессии. Если же выполняется

оценка уровня выходного сигнала после компрессии, то такая схема назы-

вается схемой с обратной связью. В слуховом аппарате преимущественно

используются компрессоры с прямой связью.

6.3.4. Временные параметры компрессора динамического

диапазона

Динамические характеристики компрессора определяются скоростью

реакции оценщика уровня сигнала на изменения уровня сигнала. Для того

чтобы избежать появления артефактов, изменения коэффициентов усиле-

ния не должны быть резкими. Это достигается сглаживанием действи-

тельной амплитудной огибающей сигнала. Системы компрессии с сильным

сглаживанием могут использоваться при частой смене акустической об-

становки либо для выравнивания общего уровня прослушивания. В этом

случае система реагирует медленно и иногда называется системой автома-

тического регулирования усиления. Системы с коротким времени реакции

имеют своей целью регулировку усиления перед каждой новой фонемой
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или слогом обрабатываемой речи, в этом случае компрессор часто назы-

вают фонемным или слоговым. Ни один оценщик уровня не является иде-

альным, всегда существует некоторая задержка между реальным уровнем

сигнала и его оценкой. Быстрота реакции оценщика уровня определяется

временными константами.

Оценка уровня сигнала x(n) в заданный момент времени tn обознача-

ется Φ(tn) и обновляется с заданным фиксированным временным интерва-

лом ∆t = tn−tn−1 [141]. Обычно Φ(tn) вычисляется как взвешенное среднее

между его предыдущим значением Φ(tn−1) и средним квадратом отсчетов

сигнала x̄2
[tn−1, tn], находящихся в интервале между tn−1 и tn:

Φ(tn) = aΦ(tn−1) + (1− a)x̄2
[tn−1, tn],

где параметр a находится в интервале от 0 до 1. Выбор константы a опреде-

ляет скорость реакции оценщика уровня. Если a близко к 1, оценка уровня

меняется очень медленно, в то время как при приближении a к 0 время

реакции уменьшается.

Еще одна временная константа, обозначенная как τ , используется

для настройки параметров компрессора и принимает различные значения в

зависимости от того, повышается или понижается уровень сигнала. Если

уровень сигнала повышается, то она называется временем срабатывания

(attack time), если понижается, то временем восстановления (release time).
В соответствии со стандартом IEC 60118-2 время срабатывания, обознача-

емое как α, задается как время, необходимое для того, чтобы выход достиг

разницы в 2 дБ от окончательного значения при резком увеличении уровня

звукового давления (УЗД) сигнала от 55 до 80 дБ. Время восстановления,

обозначаемое как β, является временем, необходимым для того, чтобы до-

стичь разницы в 2 дБ от окончательного значения при резком изменении

уровня сигнала от 80 дБ УЗД до 55 дБ УЗД. В обоих случаях предполага-

ется, что выходной уровень достиг устойчивого значения прежде резкого

изменения уровня.

Допустим, что сигнал изменяется от x1 до x2 в момент времени t1,

т.е. x(tn) = x1 для n ≤ 0 и x(tn) = x2 для n > 0, и Φt0 = x2
1. Тогда

Φ(tn) = an(x2
1 − x2

2) + x2
2.
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Допустим, что требуемый выходной уровень достигается в момент

времени tnτ , где τ означает временную константу (время срабатывания

либо восстановления). Тогда τ можно вычислить из заданного значения

веса a:

τ = nτ∆t =
ln(x2

2 − Φtnτ )− ln(x2
2 − x2

1)

ln a
∆t.

Искомый весовой коэффициент вычисляется из временной константы

τ следующим образом:

a =
(x2

2 − Φtnτ

x2
2 − x2

1

)∆t/τ

.

При вычислении весового коэффициента для заданного времени сра-

батывания значения x2
1 и x2

2 устанавливаются равными значениям соот-

ветствующим 55 дБ УЗД и 80 дБ УЗД соответственно; при вычислении

весового коэффициента для заданного времени восстановления значения

x2
1 и x2

2 устанавливаются равными значениям соответствующим 80 дБ УЗД

и 55 дБ УЗД соответственно. Преимуществом подхода использования вре-

менной константы является то, что он остается универсальным вне зависи-

мости от частоты дискретизации сигнала и от частоты обновлений уровня

сигнала.

Выбор временной константы в компрессоре слухового аппарата явля-

ется дискуссионным вопросом. Основной целью быстрой компрессии яв-

ляется регулировка усиления перед каждым звуком речи для того, чтобы

тихие фонемы (согласные) получали более высокий уровень усиления, чем

громкие. В опубликованных научных результатах не было показано, что

компрессия (медленная либо быстрая) повышает разборчивость по срав-

нению с линейной системой усиления, обеспечивающей постоянно ком-

фортный для прослушивания уровень сигнала. Однако в том случае, когда

речь имеет широкий динамический диапазон, компрессия имеет заметное

преимущество. Некоторые исследования показали, что пациенты со слухо-

выми патологиями предпочитают качество звука, обеспечиваемое системой

компрессии с медленной реакцией, особенно в шумовой обстановке [141].

Одна из проблем медленной компрессии это недостаточное усиление ти-

хих звуков, следующих сразу за громкими, поскольку компрессору нужно

продолжительное время для регулировки усиления. Это может вызывать у

пользователя слухового аппарата пропуски фрагментов речи после гром-
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ких звуков. Напротив, проблемой при использовании быстрой компрессии

является то, что тихий шум становится слышимым на тихих фрагментах

либо паузах речи. Показано, что при наличии статического фонового шума

быстрая компрессия предпочтительнее медленной. Согласно данным, при-

веденным в [10], время активации должно быть коротким для того, чтобы

обеспечивать слоговую компрессию (время срабатывания <10 мс и время

восстановления <50 мс).

6.4. Реализация слухового аппарата на мобильной

платформе

6.4.1. Схема включения приложения

В качестве мобильной платформы используется смартфон компании

Apple семейства iPhone5. Для реализации слухового аппарата необходимо

выполнять обработку в реальном времени с малой алгоритмической за-

держкой. Программное приложение должно установить потоковую переда-

чу цифрового сигнала от микрофона к динамику. Внутренняя организация

функциональных блоков iPhone для обработки аудио позволяет применить

алгоритм коррекции слуха к сигналу, формируемому на выходе микше-

ра, как показано на рис. 6.7. Микшер выполняет синхронизацию и захват

сигналов из микрофонной линии и программных приложений системы. В

результате можно выполнять коррекцию не только микрофонного сигнала,

но и сигналов различных программных приложений смартфона, таких как

проигрыватель аудио и видео.

Приложение для коррекции слуха имеет два режима: режим аудио-

метрии и режим коррекции. В режиме аудиометрии приложение измеря-

ет пороги слышимости путем генерации тональных сигналов. В режиме

коррекции выполняется обработка сигнала с учетом полученных порогов.

Пользователь может подобрать параметры для достижения наилучшей раз-

борчивости.
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Рис. 6.7. Схема включения приложения коррекции слуха в звуковую систему

iPhone

6.4.2. Полоса пропускания

Полоса пропускания в современных слуховых аппаратах не превы-

шает 10 кГц, поскольку используемая частота дискретизации составляет

16–20 кГц и существенная часть слышимого звукового спектра не обра-

батывается. Ограничение частоты вызвано тем, что используемые в слу-

ховых аппаратах специализированные цифровые процессоры обрабатывают

сигнал с частотой, равной или пропорциональной частоте дискретизации,

и ее повышение приводит к увеличению потребляемой мощности и со-

кращению срока службы батарейки. Потому перед разработчиками слу-

ховых аппаратов всегда стоит выбор: расширить полосу пропускания ли-

бо увеличить срок службы элементов питания. Учитывая, что платформа

iPhone имеет перезаряжаемый элемент питания и ориентирована на муль-

тимедийные приложения, возможно использование частоты дискретизации

44,1 кГц, обеспечивающей наилучшее качество звука.

6.4.3. Алгоритм обработки сигнала в слуховом аппарате на

мобильной платформе

Вычислительная платформа iPhone позволяет обрабатывать входной

сигнал отдельными кадрами по R отсчетов. Размер кадра как правило ко-

леблется в пределах от 128 до 1024 отсчетов и выбирается равным степени

числа 2. Для реализации функции слухового аппарата с целью уменьшения

задержки лучше выбирать размер кадра равным 128 или 256. Обработка
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сигнала заключается в выполнении двух основных процедур: 1) коррекция

огибающей спектра (на основе аудиограммы пользователя) и 2) динами-

ческая компрессия сигнала с целью компенсации нарушения ощущения

громкости.

Коррекция огибающей спектра может быть выполнена при помощи

КИХ-фильтра с фиксированной частотной характеристикой. Фильтр синте-

зируется заранее по индивидуальной аудиограмме пользователя с использо-

ванием правил расчета целевого усиления POGO, NAL-R или Berger [10].

Для уменьшения вычислительной сложности фильтрацию необходимо вы-

полнять в частотной области. Для этой цели предлагается использовать

метод перекрытия с суммированием [140]. Схема алгоритма обработки сиг-

нала для реализации функции слухового аппарата показан на рис. 6.8. На

вход поступает дискретизированный сигнал x[n], который разбивается на

кадры x(m)[r]:

x(m)[r] = x[mR + r],

где m – номер кадра;

r = 1, . . . , R – индекс отсчета внутри кадра.
Для выполнения линейной фильтрации методом перекрытия с сум-

мированием входной кадр расширяется последовательностью из R нулевых

отсчетов. К полученной последовательности применяется алгоритм быст-

рого преобразования Фурье (БПФ) для перевода сигнала из временной

области в частотную. Результат преобразования умножается на заранее

рассчитанную частотную характеристику КИХ фильтра-корректора. Для

перевода сигнала во временную область используется алгоритм обратно-

го быстрого преобразования Фурье (ОБПФ). Результатом преобразования

является частичная свертка кадра входного сигнала x(m)[r] с импульсной

характеристикой фильтра-корректора. Частичная свертка имеет два участ-

ка y(m)
1 [r] и y

(m)
2 [r] (см. рис. 6.8). Текущий результат фильтрации, который

соответствует кадру m, формируется путем суммирования:

y(m)[r] = y
(m)
1 [r] + y

(m−1)
2 [r].

Следующим этапом обработки сигнала является компрессия дина-

мического диапазона (КДД) с целью компенсации нарушения ощущения
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Рис. 6.8. Алгоритм обработки сигнала для реализации функции слухового

аппарата

громкости. Главной задачей КДД является автоматическое регулирование

коэффициента усиления сигнала (g(n) на рис. 6.3) в зависимости от уров-

ня мощности сигнала. Характер КДД определяется функцией вход/выход

компрессора, которая показывает, как должен изменяться уровень вы-

ходного сигнала при изменении уровня входного сигнала. В работе ис-

пользуется компрессор широкого динамического диапазона (WDRC – wide
dynamic range compression), характеристика вход/выход которого показана

на рис. 6.9. Динамический диапазон входного сигнала условно разбит на

три неперекрывающиеся области: «шум», «тихие звуки» и «речь». Под «шу-

мом» понимается собственный шум внутренней схемы платформы iPhone,

которая отвечает за прием и дискретизацию, и квантования входного аку-

стического сигнала. Это сигнал малой интенсивности, который при прохож-

дении компрессора не усиливается. Выше уровня «шума» находятся «тихие

звуки». Сигналы, относящиеся к этой категории, плохо различимы людьми,

страдающими тугоухостью, поэтому при их обнаружении компрессор КДД

начинает работать в режиме расширения (expansion), который характери-

зуется коэффициентом расширения XR. Если ∆x это изменение уровня

входного сигнала, а ∆y – выходного, то

XR = ∆x/∆y.

Главной особенностью режима расширения КДД является то, что ко-

эффициент XR всегда меньше единицы. Например, для коэффициента рас-

ширения XR = 0,5 изменение входного уровня сигнала на 10 дБ приведет

к изменению выходного уровня на 20 дБ.
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Рис. 6.9. Характеристика вход/выход КДД

Если уровень входного сигнала попадает в категорию «речь»

(рис. 6.9), то активизируется режим компрессии динамического диапазона,

который характеризуется коэффициентом компрессии

CR = ∆x/∆y,

который всегда больше единицы. Например, при коэффициенте CR = 2,

изменение входного уровня сигнала на 10 дБ приведет к изменению выход-

ного уровня на 5 дБ.

Таким образом, характеристика вход/выход компрессора имеет вид

кусочно-линейной кривой, имеющей характерные точки: TKexp – переход к

режиму расширения и TKcomp – переход в режим компрессии. Кроме харак-

теристики вход/выход компрессор имеет параметры времени срабатывания

(атаки) и восстановления (их смысл пояснен выше).

В соответствии с рис. 6.8 на вход компрессора поступает сигнал

y(m)[r] от фильтра-корректора. Задача компрессора состоит в расчете ли-

нейной функции усиления g[r] для формирования выходного сигнала:

s(m)[r] = y(m)[r] · g[r], r = 1, . . . , R.

Поскольку на функцию g[r] наложено ограничение линейности, то до-

статочно определить значения g[1] и g[R], а остальные значения находятся
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путем линейной интерполяции. Ниже приведен псевдокод для алгоритма

определения g[1] и g[R]:

1: Pstart = 10 log10(p)

2: for r = 1, 2 . . . , R do

3: pinst = (y(m)[r])2

4: if (pinst > p) then

5: p = αp+ (1− α)pinst

6: else

7: p = βp+ (1− β)pinst

8: end if

9: end for

10: Pend = 10 log10(p)

11: P out
start = IO_Func(Pstart)

12: P out
end = IO_Func(Pend)

13: g[1] = 10(P out
start−Pstart)/20

14: g[R] = 10(P out
end−Pend)/20

где α – параметр усреднения, зависящий от времени атаки; β – параметр

усреднения, зависящий от времени восстановления.

В приведенной программе переменная p хранит текущее (среднее)

значение уровня мощности сигнала. Для первого кадра сигнала (m = 0)

p присваивается значение 2−10, в последующем значение p сохраняется

от кадра к кадру. Таким образом, Pstart для m-го кадра равно значению

Pend (m-1)-го кадра. Текущее значение мощности сигнала находится путем

экспоненциального усреднения. Параметр экспоненциального усреднения

выбирается в зависимости от того, что происходит: нарастание или спад

сигнала. Через IO_Func() в программе обозначена функция вход/выход

КДД (рис. 6.9).

На рис. 6.10 показан пример обработки тестовых тональных сигналов

в компрессоре динамического диапазона. Пример иллюстрирует характер

изменения коэффициента усиления в компрессоре в зависимости от уровня

входного сигнала, а также поясняет значения понятий времени атаки и

времени восстановления.
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Рис. 6.10. Обработка тестовых тональных сигналов компрессором динамического

диапазона

Пример обработки речевого сигнала разработанным алгоритмом по-

казан на рис. 6.11. Можно видеть, что совместное использование фильтра-

корректора и компрессора динамического диапазона позволяет выполнить

уровне- и частотно-зависимую обработку сигнала. Следует отметить обра-

ботку фрагмента речевого сигнала, отвечающего шипящему звуку «с». Зна-

чительное усиление этого звука обусловлено тем, что его основная энергия

лежит в верхней части частотного диапазона, который плохо воспринимает-

ся людьми, страдающими тугоухостью. По тем же причинам значительное

усиление получил взрывной звук «п».

6.4.4. Задержка обработки сигнала

Задержка обработки сигнала складывается из групповой задержки

корректирующего фильтра и задержки ввода/вывода аудиосистемы вычис-

лительной платформы. Учитывая, что используется фильтр с линейной

ФЧХ, групповая задержка корректирующего фильтра равна половине им-

пульсной характеристики. Для формирования фильтра с удовлетворитель-

ной аппроксимацией целевой частотной характеристики нужно использо-

вать 128–256 коэффициентов, что при частоте дискретизации 44,1 кГц со-
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Рис. 6.11. Обработка речи в слуховом аппарате

ответствует групповой задержке 1,45–2,9 мс. Организация ввода/вывода

включает неустранимые задержки ЦАП и АЦП, которые составляют при-

мерно 2–4 мс, и задержки буфера сигнала. В отличие от слуховых аппа-

ратов, использующих специальные вычислители, на платформе iPhone нет

возможности выполнять захват сигнала короткими фреймами в несколько

отсчетов, поскольку это приводит к неоправданно высоким затратам на об-

служивание приложения со стороны операционной системы. В зависимости

от модели устройства приемлемым является ввод и вывод сигнала блока-

ми по 128–256 отсчетов, что соответствует задержке 2,9—5,8 мс. Таким

образом, общая задержка обработки сигнала при реализации слухового

аппарата на платформе iPhone может составлять от 6,3 до 15,7 мс.

6.5. Результаты экспериментов

6.5.1. Конфигурация устройства

Для экспериментов использовалось устройство iPhone5 со штатной

гарнитурой. Операционная система iOS 7.0 позволяет использовать встро-

енный микрофон, находящийся на панели устройства, одновременно с на-

ушниками гарнитуры. Экспериментальным путем установлено, что встро-
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енный микрофон обеспечивает более высокое соотношение сигнал/шум и

потому предпочтительнее для приложения. Более того, большое расстоя-

ние между наушниками гарнитуры и встроенным микрофоном исключает

появление АОС. Исходя из перечисленных особенностей во всех экспе-

риментах, проведенных в рамках этой работы, использовался встроенный

микрофон устройства. Использовалась высокая частота дискретизации сиг-

нала 44.1 кГц и разрядность 16 бит.

В процессе аудиометрии пользователю подавались сигналы задан-

ной частоты в следующей последовательности: 1000, 2000, 4000, 6000,

125, 250, 500 Гц. Сигналы синтезировались с нарастающей амплитудой

от минимально возможного значения до максимального на протяжении

15 секунд.

6.5.2. Полное акустическое усиление

Акустическим усилением называется разность между выходным уров-

нем звукового давления, создаваемого слуховым аппаратом в имитаторе

уха, и входным уровнем звукового давления, измеренным в тестовой точ-

ке. Полным акустическим усилением называется акустическое усиление

слухового аппарата при линейном входе/выходе, максимальном положении

регуляторов слухового аппарата.

Лабораторные измерения показали, что аудиосистема iPhone5 со

стандартной гарнитурой позволяет создавать полное акустическое усиле-

ние до 30 дБ – рис. 6.12.

Рис. 6.12. Усиление речевого сигнала в слуховом аппарате
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Рис. 6.13. Аудиометрия: а) аудиограмма пользователя; б) АЧХ фильтра-корректора

6.5.3. Пример обработки сигнала

Для иллюстрации работы предложенного алгоритма обработки сигна-

ла в слуховом аппарате рассмотрим пример компенсации потери слуха. На

рис. 6.13,а приведена аудиограмма пользователя (75 лет, 1-я степень туго-

ухости). По аудиограмме выполняется расчет фильтра-корректора, в кото-

ром заложены целевые коэффициенты усиления. АЧХ фильтра-корректора

показана на рис. 6.13,б, для расчета которого использовалась формула

Berger (таблица 6.2).

Чтобы качественно оценить результат работы предложенного алго-

ритма, выполнялось упрощенное моделирование потери слуха, в результа-

те которого получался сигнал, воспринимаемый пациентом с ослабленным

слухом. В общем случае система, моделирующая потерю слуха, должна от-

ражать следующие явления, наблюдаемые при тугоухости [142]: 1) увели-

чение порога слышимости; 2) ускоренное нарастание громкости; 3) ограни-

чение частотной избирательности; 4) компрессия в зависимости от уровня

входного сигнала. В настоящей работе использовалась упрощенная система

моделирования потери слуха, отражающая только явление увеличения по-

рога слышимости. Для этого исходя из аудиограммы рассчитывался КИХ-

фильтр методом частотной выборки. Вид речевого сигнала после прохож-

дения через систему моделирования потери слуха показан на рис. 6.14,б.
Соответствующий входной сигнал приведен на рис. 6.14,а.

Результат обработки речевого сигнала (рис. 6.14,а) разработанным

алгоритмом коррекции слуха показан на рис. 6.15,а. Приведенные спек-
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Рис. 6.15. Обработанный речевой сигнал: а) исходный; б) пропущенный через

систему моделирования потери слуха

трограммы отражают существенное усиление высокочастотных составляю-

щих речи. Вид сигнала во временной области показывает, что использова-

ние разработанного алгоритма компрессии позволяет сужать динамический

диапазон сигнала, выполняя «выравнивание» громкости.

На рис. 6.15,б приводится обработанный сигнал, пропущенный через

систему моделирования потери слуха. Сравнение данного сигнала с изоб-

раженным на рис. 6.14,б выявляет превосходство первого над вторым по

субъективному уровню комфортности восприятия. Обработанный сигнал

лучше воспринимается за счет суженного динамического диапазона (нет

слишком тихих или слишком громких звуков), а также за счет частич-

ного сохранения высокочастотных компонент речи, которые, как известно,
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вносят большой вклад в разборчивость речи.

6.6. Резюме

В главе показана возможность применения мобильной вычислитель-

ной платформы iPhone для реализации цифрового слухового аппарата.

Предложена схема обработки сигнала с малой алгоритмической задерж-

кой, позволяющая выполнять коррекцию слуха при нейросенсорной туго-

ухости и учитывающая особенности вычислительной платформы. Подробно

изложен алгоритм обработки, в основе которого лежат линейное частотно-

зависимое усиление, а также широкополосная компрессия динамического

диапазона сигнала. Приведены результаты обработки речевых сигналов с

использованием предложенного алгоритма коррекции слуха.
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ГЛАВА 7

АППАРАТНАЯ РЕАЛИЗАЦИЯ ВЫЧИСЛИТЕЛЬНЫХ

ЭЛЕМЕНТОВ СЛУХОВОГО АППАРАТА НА ОСНОВЕ

НЕРАВНОПОЛОСНОГО БАНКА ФИЛЬТРОВ

7.1. Структура процессора слухового аппарата

Учитывая алгоритм функционирования слухового аппарата на основе

неравнополосного банка фильтров, разработанного в главе 5, предлагается

следующая структура процессора слухового аппарата (рис. 7.1).
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Рис. 7.1. Структурная схема слухового аппарата

Особенностью предлагаемой структуры является наличие в ней четы-

рех неравнополосных банков фильтров, работающих параллельно, и вычис-

лителя (блока субполосной обработки сигнала), задачей которого является

выполнение следующих функций: обновление коэффициентов адаптивных

фильтров, адаптивная фильтрация, выполнение алгоритмов шумоподавле-

ния, компрессии динамического диапазона (КДД) и компенсации поте-

ри слуха. В данной главе выполняется разработка способов реализации

вычислительных элементов неравнополосных банков фильтров. Поскольку

важнейшим требованием, предъявляемым к процессору слухового аппара-

та, является пониженное энергопотребление, то в качестве целевой вы-

161



Таблица 7.1. Вычислительная сложность слухового аппарата на основе неравнополосного

банка фильтров: M – число каналов НКМБФ; N – порядок фильтра-прототипа НКМБФ;

K – число каналов неравнополосного банка фильтров

Блок (алгоритм) Вычислительная сложность

НКМБФ O(M2 log2M +M + 2N)

Неравнополосный банк фильтров O(K2 log2K + 3M)

Компенсация эффекта АОС O(O · (L+ 2L))

Шумоподавление + КДД O(4K + 15
RK)

числительной платформы выбираются программируемые логические мик-

росхемы. Такой выбор позволяет реализовать необходимые в процессоре

слухового аппарата неравнополосные банки фильтров в виде параллельно

работающих структур. Основное внимание уделяется построению высоко-

уровневых вычислительных блоков, обеспечивающих гибкость и возмож-

ность быстрой адаптации к новым параметрам алгоритма и новым платфор-

мам. Под адаптацией понимается выбор числа каналов, порядка фильтра-

прототипа, а также конфигурации полос банков фильтров в зависимости

от частоты дискретизации входного сигнала.

Чтобы показать возможность эффективной аппаратной реализации

предлагаемого процессора слуховых аппаратов, выполняется анализ вычис-

лительной сложности. В табл. 7.1 приводятся вычислительная сложность

основных блоков процессора слухового аппарата в терминах числа опера-

ций умножения на один входной отсчет. Полифазная реализация НКМБФ

подразумевает использование быстрого алгоритма ДКП-4 (O(M2 log2M +

M)), умножение на коэффициенты фильтра-прототипа (O(N)) и выполне-

ние фазового преобразования (O(N)). В зависимости от выбранных коэф-

фициентов децимации/интерполяции НКМБФ субполосная система ком-

пенсации эффекта АОС требует O(O(L + 2L)) операций умножения для

реализации адаптивной фильтрации, где L — максимальная длина пути

АОС в отсчетах, а O — коэффициент передискретизации НКМБФ (см.

выражение (2.30)).

Для оценки СПМ входного сигнала для алгоритмов шумоподавления
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и КДД необходимо O(4K) операций умножения. Перерасчет коэффициен-

тов усиления g0, . . . , gK−1 и реализация алгоритмов КДД и шумоподавления

требует O(15K) операций умножения. Однако это действие выполняется

один раз для блока в R отсчетов. Таким образом, общая вычислительная

сложность алгоритмов шумоподавления и КДД составляет O(4K + 15
RK).

Из представленного описания следует, что в зависимости от значений па-

раметров вычислительная сложность слухового аппарата растет линейно

либо квазилинейно.

7.2. Реализация неравнополосного КМБФ

Рассмотрим реализацию неравнополосного КМБФ на примере реали-

зации банка фильтров анализа (см. рис. 2.7). Структуру банка фильтров

анализа можно разбить на три блока (рис. 7.2):

• цепочка фазовых звеньев;

• полифазные компоненты фильтра-прототипа;

• блок косинусной модуляции.

Входной отсчет, поступая в банк фильтров, сначала проходит по це-

почке фазовых звеньев, затем выходные значения из цепочки поступают в

полифазные компоненты фильтра-прототипа, после чего выходные сигналы

формируются блоком косинусной модуляции. Далее рассматриваются раз-

личные варианты реализации каждого из трех блоков. В качестве примера

выбран банк фильтров, используемый в прямом канале слухового аппара-

та, который имеет параметры: M = 22 — число полос; N = 44 — порядок

фильтра-прототипа.
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7.3. Цепочка фазовых звеньев

Как упоминалось ранее суть фазового преобразования заключается

в замене всех элементов задержки цифровой системы на фазовые звенья

(рис. 7.3).

Рис. 7.3. Фазовое преобразование

Передаточная функция фазового звена задается как

A(z) =
z−1 + α

1 + αz−1
,

что во временной области соответствует разностному уравнению

y[n] = x[n− 1] + α(x[n]− y[n− 1]). (7.1)

Используя (7.1), видоизменим схему цепочки фазовых звеньев и пред-

ставим её в виде комбинации умножителей, сумматоров и блоков задержки

(рис. 7.4).

Рис. 7.4. Фазовое преобразование
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Рис. 7.5. Прямая реализация цепочки фазовых звеньев

Для НКМБФ необходимое количество фазовых звеньев определя-

ется порядком фильтра-прототипа N . В рассматриваемом случае порядок

фильтра-прототипа равен 44, это значит, что число фазовых звеньев будет

равно 43. Рис. 7.4 показывает, что при поступлении нового отсчета x[n] сиг-

нал распространяется через все фазовые звенья. Если учесть, что задержка

в одном фазовом звене составляется 2Ts+Tm, где Ts — время суммирования

(вычитания), а Tm — время умножения, то для всей цепочки мы получим

время распространения сигнала равное 2(N − 1)Ts + (N − 1)Tm. Такая за-

держка не допустима при аппаратной реализации процессора НКМБФ на

ПЛИС. Простой способ, который можно предложить для устранения ука-

занного недостатка, представлен на рис. 7.5.

Идея прямой реализации заключается в том, чтобы фиксировать ре-

зультаты вычислений после каждого фазового звена в регистре, тогда за

N тактов clk можно получить все нужные значения выходов цепочки

фазовых звеньев. При такой реализации общее количество регистров не

увеличивается, однако возникает необходимость в построении дополни-

тельного блока для получения сигналов fix. Однако, сократив задержку

распространения сигнала, аппаратные затраты не уменьшились. В нашем

случае, когда порядок фильтра-прототипа равен 44, для реализации це-

почки потребуется 87 регистров, 86 сумматоров и 43 умножителей, что

конечно неприемлемо много для реализации на ПЛИС. Для иллюстрации

того, что такой способ реализации является слишком затратным, написа-

на VHDL-модель устройства на рис. 7.5 для случая, когда α = 0, 5 (т.е.

операция умножения заменяется сдвигом вправо на один разряд). Ниже
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приведен отчет программы-синтезатора после отображения цепочки фазо-

вых звеньев на целевую ПЛИС. Из отчета видно, что прямая реализация

цепочки фазовых звеньев занимает 20% от ресурсов всей целевой ПЛИС.

Target Device : xc4vlx25

Target Package : ff668

Target Speed : -12

Mapper Version : virtex4 -- $Revision: 1.34.32.1 $

Design Summary

--------------

Logic Utilization:

Number of Slice Flip Flops: 2,800 out of 21,504 13%

Number of 4 input LUTs: 2,876 out of 21,504 13%

Logic Distribution:

Number of occupied Slices: 2,191 out of 10,752 20%

Total Number of 4 input LUTs: 2,876 out of 21,504 13%

Для реализации цепочки фазовых звеньев может быть предложен и

другой способ. Представим цепочку фазовых звеньев в следующем виде

(рис. 7.6).

Рис. 7.6. Цепочка фазовых звеньев

166



Рис. 7.7. Реализация цепочки фазовых звеньев

Для выходов vk[n] можно записать следующие выражения:

v0[n] = x[n];

v1[n] = v0[n− 1] + α(v0[n]− v1[n− 1]);

v2[n] = v1[n− 1] + α(v1[n]− v2[n− 1]); (7.2)

. . .

vN−1[n] = F (α, vN−2[n− 1], vN−2[n], vN−1[n− 1]),

где F (a, b, c, d) = b+ a(c− d).
На основании выражений (7.2) предлагается следующая реализация

цепочки фазовых звеньев (рис. 7.7). Похожее устройство разрабатывалось

в [69], однако в [69] структура цепочки фазовых звеньев была отличной

от приведенной на рис. 7.6.

Поясним работу устройства на рис. 7.7. При поступлении нового вход-

ного отсчета x[0] сигнал c0 устанавливается в 1, т.о. входной отсчет попа-

дает в регистровый файл. В следующем такте сигнал c0 устанавливается

в 0, а сигнал c1 в 1. В этом же такте в ALU вычисляется выходной сигнал

v1[0]. Далее сигналы c0, c1 устанавливаются равными нулю, а устройство

продолжает вычислять выходные сигналы цепочки фазовых звеньев. На

N -ом такте работа устройства приостанавливается — в этот момент реги-

стровый файл содержит все выходные сигналы цепочки фазовых звеньев.

После того как все выходные сигналы цепочки фазовых звеньев будут

переданы в блок вычисления полифазных компонентов, работа устройства

167



возобновляется. Вычисления, производимые в ALU на N + 1 такте, ни на

что не влияют, поскольку управляющий сигнал c0 в этот момент времени

устанавливается в 1 и в регистровый файл попадает новый отсчет входного

сигнала. А в следующем такте управляющий сигнал c1 устанавливается

в 1, поэтому выходное значение ALU на N + 1 такте не влияет на работу

устройства. Далее устройство работает по описанному выше алгоритму.

С другой стороны цепочку фазовых звеньев можно реализовать в

виде вычислительной процедуры на универсальном процессоре [36]. Один

из вариантов такой процедуры приведен ниже (предполагается, что R1, R2

и R3 являются регистрами общего назначения процессора)

1: R1 = x[n]

2: R2 = v[0]

3: v[0] = R1

4: for i = 0, 1 . . . , N − 1 do

5: R3 = R2

6: R2 = v[i]

7: R1 = (R2 −R1)α +R3

8: v[i] = R1

9: end for

7.4. Блок полифазных компонент фильтра-

прототипа

Следующим блоком после цепочки фазовых звеньев в процессоре

НКМБФ является блок полифазных компонент фильтра-прототипа. Вхо-

дом полифазных компонент служат выходные сигналы цепочки фазовых

звеньев. Общая блок-схема формирования выхода i-го полифазного компо-

нента показана на рис. 7.8.

Каждый полифазный компонент фильтра прототипа представляет со-

бой КИХ-фильтр низкого порядка, который может быть эффективно реа-

лизован при помощи распределенной арифметики на памяти [143, 144]. На

рис. 7.9 приведена структурная схема полифазного компонента, реализо-
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Рис. 7.8. Реализация цепочки фазовых звеньев

Рис. 7.9. Реализация цепочки фазовых звеньев

ванного при помощи распределенной арифметики [145].

На вход схемы бит за битом начиная с младшего разряда поступают

данные из цепочки фазовых звеньев, и после шестнадцати тактов в реги-

стре RG будет храниться результат. Устройство управления для этой схемы

может быть выполнено на основе счетчика. В начале работы счетчик обну-

ляется, затем пробегает значения от 0 до 15, и во время последнего такта

генерируется сигнал Ts.

Блок вычисления полифазных компонент так же, как и цепочка фа-

зовых звеньев, может быть реализован в виде вычислительной процедуры

на универсальном процессоре [36]. Псевдокод, реализующий блок поли-

фазных компонент, приводится ниже.

В приведенном алгоритме g[i + 2Mk] — коэффициенты фильтра-

прототипа; pi[n] — выходной сигнала i-го полифазного компонента.
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1: for i = 0, 1 . . . , 2M − 1 do

2: R1 = 0

3: for k = 0, 1 . . . , (N/2M)− 1 do

4: R2 = v[i+ 2Mk]

5: R3 = g[i+ 2Mk]

6: R1 = R2 ×R3 +R1

7: end for

8: pi[n] = R1

9: end for

7.5. Блок косинусной модуляции

После блока полифазных компонент в структуре НКМБФ следует

блок косинусной модуляции. Частично вопрос реализации косинусной мо-

дуляции рассмотрен в подразделе 2.1.3., где показано, что главным эле-

ментом блока косинусной модуляции является быстрый алгоритм ДКП-4.

Поэтому в дальнейшем подробно рассматривается вопрос получения схемы

эффективной реализации ДКП [146].

Умножение на иррациональные множители является основной зада-

чей при практической реализации быстрых алгоритмов ДКП. Этот вопрос

важен, поскольку умножение чисел с плавающей запятой является до-

вольно медленной операцией при аппаратной и программной реализациях.

Структура многих быстрых алгоритмов ДКП содержит вычислительные

блоки двумерного вращения плоскости (plane rotation block), в которых

сосредоточены все иррациональные множители [95, 97]. Один из возмож-

ных эффективных подходов к реализации с фиксированной точкой опера-

ции вращения плоскости на основе лестничных структур предложен в [98].

Другой путь ухода от операции умножения с плавающей запятой является

использование CORDIC алгоритмов [99]. Этот подход ведет к получению

эффективных аппроксимаций 8-точечных ДКП с сокращенным критиче-

ским путем [100, 147]. Недостаток указанных подходов в используемом в

них алгоритме Лоффлера, который позволяет получить быстрый алгоритм

только, когда размера преобразования равен 4, 8 или 16 [98].
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7.5.1. Быстрый алгоритм ДКП с использованием техники

кодирования алгебраическими числами

Предлагается подход к реализации быстрых алгоритмов

ДКП-2/ДКП-4, полученных в главе 4. Для получения аппаратных схем

быстрых алгоритмов ДКП на основе арифметики с фиксированной запятой

и обладающих высокой точностью предлагается использовать технику

кодирования алгебраическими числами [148]. В отличие от [148] в на-

стоящей работе выводится общая схема кодирования алгебраическими

числами для полученных в главе 4 быстрых алгоритмов ДКП-2/ДКП-4.

В [148, 149] предложена схема кодирования алгебраическими числа-

ми базисных функций ДКП для получения параллельных структур ДКП-

процессоров с малой вычислительной сложность. Основная идея техники

кодирования алгебраическими числами состоит в том, чтобы представить

все иррациональные множители в виде полиномов от z с целыми коэффи-

циентами, где z — алгебраическое число.

Алгебраические числа. В общем случае алгебраическое число

представляет собой корень полинома с коэффициентами из кольца целых

чисел Z. Например, пусть z = 2 cos(π/8) =
√

2 +
√

2, тогда z является

корнем полинома p(z) = z4 − 4z2 + 2. Если z присоединить к целым чис-

лам, то получающееся кольцо алгебраических чисел обозначается как Z[z].

Кольцо Z[z] может рассматриваться как векторное пространство из поли-

номов от z, степень которых меньше 3, а коэффициенты являются целыми

числами. Сложение и умножение элементов Z[z] производится по модулю

полинома p(z).

Кодирование алгебраическими числами. Для получения схемы

кодирования алгебраическими числами для конкретного алгоритма необ-

ходимо выбрать подходящее алгебраическое число z и унитарный полином

p(z), такой что p(z) = 0. Алгебраическое число z должно выбираться та-

ким, чтобы все иррациональные множители алгоритма могли быть выра-

жены через полиномы от z с целыми коэффициентами. Рассмотрим схему

кодирования алгебраическими числами для быстрого алгоритма ДКП-4,
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полученного в подразделе 4.4.3.. Можно заметить, что все множители дан-

ного алгоритма имеют вид 2 cos kπ
2n , где 0 ≥ k < n. Поэтому разумно принять

z = 2 cos π
2n. В этом случае полином p(z) и все множители 2 cos kπ

2n выража-

ются при помощи полиномов Чебышева первого рода:

p(z) = 2Tn(z/2);

2 cos kπ
2n = 2Tk(z/2).

Необходимо отметить, что для данного способа полностью решает-

ся проблема погрешности представления, поскольку все иррациональные

множители в данном случае представляются с абсолютной точностью.

Реконструкция результата. Используя технику кодирования ал-

гебраическими числами, выходные результаты преобразования имеют по-

линомиальный вид:

f(z) =
n−1∑
i=0

aiz
i.

Необходимо выполнить реконструкцию для того, чтобы перевести f(z) в

двоичный вид. Этот шаг может быть эффективно выполнен с использова-

нием схемы Горнера [150]:

f(z) = (. . . (an−1z + an−2)z + an−3)z + · · ·+ a1)z + a0.

Для выполнения реконструкции необходимо получить аппроксимацию z в

виде двоичного числа.

7.5.2. Реализация 16-точечного ДКП-2

Рассмотрим работу метода кодирования алгебраическими числами на

примере быстрого алгоритма 16-точечного ДКП-2, граф-схема которого по-

казана на рис. 4.4. Для реализация алгоритма получены схемы кодирова-

ния алгебраическими числами для 2-точечного, 4-точечного и 8-точечного

ДКП-4, которые входят в состав быстрого алгоритма 16-точечного ДКП-2

(табл. 7.2).

Пример вычислений с использованием алгебраических чисел, при ре-

ализации 4-точечного ДКП-4 показан на рис. 7.10. Входные данные имеют
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Таблица 7.2. Схемы кодирования алгебраическими числами для DCT-42, DCT-44 and

DCT-48

Представление множителей для DCT-42 (z = 2 cos(π/4))

p(z) = z2 − 2

2 cos(π/4) = z

Представление множителей для DCT-44 (z = 2 cos(π/8))

p(z) = z4 − 4z2 + 2

2 cos(π/8) = z

2 cos(2π/8) = z2 − 2

2 cos(3π/8) = z3 − 3z

Представление множителей для DCT-48 (z = 2 cos(π/16))

p(z) = z8 − 8z6 + 20z4 − 16z2 + 2

2 cos(π/16) = z

2 cos(2π/16) = z2 − 2

2 cos(3π/16) = z3 − 3z

2 cos(4π/16) = z4 − 4z2 + 2

2 cos(5π/16) = z5 − 5z3 + 5z

2 cos(6π/16) = z6 − 6z4 + 9z2 − 2

2 cos(7π/16) = z7 − 7z5 + 14z3 − 7z

обыкновенный скалярный вид, а выходные представляют собой полиномы

третье степени. Для получения двоичных эквивалентов выходных значений

к ним требуется применить операцию реконструкции.

При выполнения реконструкции выходных данных 2-точечного, 4-

точечного и 8-точечного ДКП-4 использовались следующие аппроксимации
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Рис. 7.10. Реализация 4-точечного ДКП-4 при помощи техники кодирования

алгебраическими числами

алгебраического числа z:

2 cos(π/4) = 1 + 2−1 − 2−3 + 2−5 + 2−7;

2 cos(π/8) = 2− 2−3 − 2−5 + 2−8;

2 cos(π/16) = 2− 2−5 − 2−7 + 2−11. (7.3)

На рис. 7.11 показана схема, выполняющая реконструкцию значений

для 4-точечного ДКП-4. Коэффициенты полинома a3, . . . , a0 поступают на

схему последовательно. Результат формируется после четырех циклов ра-

боты устройства. Необходимо отметить, что реконструкция вносит опреде-

ленные ошибки округления, однако они появляются на самом последнем

этапе преобразования, а не распространяются от узла к узлу быстрого ал-

горитма, как при обычных вычислениях с фиксированной запятой. Схемы

реконструкции для алгоритмов 2-точечного и 8-точечного ДКП-4 имеют

аналогичную структуру.

Оценка производительности реализация 16-точечного ДКП-2.

Для оценки производительности предложенной реализации 16-точечного

ДКП-2, использующей алгебраические числа, воспользуется параметром

эффективности кодирования (coding gain). Эффективность кодирования –

важнейший параметр преобразования, используемый в приложениях сжа-

тия информации [54]. Преобразование, для которого значение парамет-

ра эффективности кодирования выше, способно концентрировать больше
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Рис. 7.11. Преобразования числа из полиномиальной формы в двоичную

энергии сигнала с меньшим числом коэффициентов. В результате этого

при кодировании/декодировании изображений пиковое отношение сигна-

ла/шум будет иметь большее значение. Параметр эффективности кодиро-

вания определяется как [54,98]

Cg , 10 log10

σ2
x(∏n−1

k=0 σ
2
xk
‖fk‖2

) 1
n

,

где n – число базисных функций преобразования;

σ2
x – дисперсия входного сигнала;

σ2
xk

– дисперсия k-го выходного сигнала;

‖fk‖2 – норма k-й базисной функции преобразования.
В качестве входного сигнала используется процесс Гаусса–Маркова

с нулевым средним, единичной дисперсией и коэффициентом корреляции

ρ=0,95. Известно [54], что оптимальным является базис Карунена–Лоэва,

составляющий преобразование Карунена–Лоэва. Однако, априори базис

Карунена–Лоэва недостаточно хорошо структурирован, поэтому на практи-

ке его часто стремятся аппроксимировать более структурированным бази-

сом, который допускает более быстрые алгоритмы разложения. В табл. 7.3

приведены значения эффективности кодирования для 16-точечных преоб-

разований Карунена–Лоэва, ДКП-2, binDCT [98] и предложенной реализа-

ции ДКП-2 с использованием алгебраических чисел (в таблице приведены

два варианта алгоритма – при использовании 9 и 12 бит для представления

дробной части данных).

При использовании 9 бит для представления дробной части данных в

предложенной реализации ДКП-2 получено неожиданно высокое значение
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Таблица 7.3. Значения эффективности кодирования для 16-точечных преобразований

Преобразование

Эффективность

кодирования

Cg, дБ

Карунена-Лоэва 9, 4781

ДКП-2 9, 4555

binDCT [98] 9, 4499

Предложенная реализация ДКП (9 бит) 9, 4567

Предложенная реализация ДКП (12 бит) 9, 4553

эффективности кодирования. Этот эффект объясняется на рис. 7.12, где по-

казаны АЧХ 12-й базисной функции ДКП-2 и предложенной реализации,

использующей алгебраические числа. Четвертый боковой лепесток H12(e
jω)

имеет большее ослабление у предложенной реализации алгоритма, чем у

оригинального ДКП-2. Таким образом, предложенная техника реализации

быстрых алгоритмов ДКП позволяет получить численно-эффективные ал-

горитмы с высокими значениями показателя эффективности кодирования.

Рис. 7.12. АЧХ 12-й базисной функции ДКП-2
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7.5.3. IP-ядра быстрого алгоритма ДКП

Для реализации быстрого алгоритма ДКП, использующего технику

кодирования алгебраическими числами, разработаны и описаны на языке

VHDL IP-ядра (Intellectual Property) этого алгоритма. В качестве примера

рассмотрим быстрый алгоритм ДКП-48 (рис. 7.13), который необходим для

построения НКМБФ в системе подавления акустической обратной связи.

Для реализации базового блока быстрого алгоритма ДКП-48 выполнены

несколько типов IP-ядер, отличающиеся по числу входов. Каждое IP-ядро

характеризуется полиномиальным множителем и порядком полиномов, по-

ступающих на его вход. В табл. 7.4 приведены выражения, по которым вы-

полняется умножение в каждом базовом блоке быстрого алгоритма ДКП-

48. В качестве примера рассмотрим работу базовых блоков, выполняющих

умножение на полиномы, соответствующие множителям 2 cos π
4 и 2 cos 3π

8 .

x0

x1

x2

x3
x4

x5

x6

x7

π/4
4

4

4

4

3π/8

2
π/8

2

π/16

7π/16

3π/16

5π/16

2

2

2

2

2

2

X7

X0

X4

X3

X6

X1

X5

X2

Рис. 7.13. Граф-схема быстрого алгоритма ДКП-48

На рис. 7.14 приведена схема реализации базового блока для угла

π/4. Входом схемы служат скаляры x0, x1 и x2, а выходом являются поли-

номы y0,0 +y0,2z
2 +y0,4z

4 и y1,0 +y1,2z
2 +y1,4z

4, которые в схеме представлены

только своими коэффициентами. В схеме кроме стандартных компонентов

(сумматоров и вычитателей) имеется блок умножителя на константу 2 cos π
4 .

В табл. 7.4 приведены полином, соответствующий этому множителю, а
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Таблица 7.4. Выражения для реализации умножителей в быстром алгоритме ДКП-48

(p(z) = z8 − 8z6 + 20z4 − 16z2 + 2)

Множитель Полином f(z) Вход a(z)
Результат умножения

f(z)a(z) mod p(z)

2 cos π
16 z

a0 + a2z
2 + a4z

4 +

+a6z
6

a0z+a2z
3 +a4z

5 +a6z
7

2 cos π
8 z2 − 2 a0 + a2z

2 + a4z
4

2a0+(a0−2a2)z
2+(a2−

−2a4)z
4 + a4z

6

2 cos 3π
16 z3 − 3z

a0 + a2z
2 + a4z

4 +

+a6z
6

(−2a0 − 2a2 − 4a4) +

+(9a0+14a2+30a4)z
2−

−(6a0+11a2+26a4)z
4+

+(a0 + 2a2 + 5a4)z
6

2 cos π
4 z4 − 4z2 + 2 a0 2a0 − 4a0z

2 + a0z
4

2 cos 5π
16 z5 − 5z3 + 5z

(a0 + a2z
2 + a4z

4 +

+a6z
6

(5a0 − 2a4 − 6a6)z −
−(5a0 − 5a2 − 16a4 −
−46a6)z

3 + (a0− 5a2−
−15a4−44a6)z

5 +(a2 +

+3a4 + 9a6)z
7

2 cos 3π
8 z6 − 6z4 + 9z2 − 2 a0 + a2z

2 + a4z
4

(−2a0 − 2a2 − 4a4) +

+(9a0+14a2+30a4)z
2−

−(6a0+11a2+26a4)z
4+

+(a0 + 2a2 + 5a4)z
6

2 cos 7π
16 z7−7z5+14z3−7z

a0 + a2z
2 + a4z

4 +

+a6z
6

(−7a0 − 2a2 − 2a4 −
−4a6)z + (14a0 +

+9a2 +14a4 +30a6)z
3−

−(7a0 + 6a2 + 11a4 +

+26a6)z
5 + (a0 + a2 +

+a4 + 5a6)z
7
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Рис. 7.14. Базовый блок быстрого алгоритма ДКП-48 (α = π
4
)

также математические действия, выполняемые внутри блока (последний

столбец). Заметим, что умножение на фиксированные коэффициенты могут

быть легко реализованы с использованием операций сдвига и сложения.

Рис. 7.15 изображает схему реализации базового блока для угла

3π/8. В отличие от предыдущего блока, входом схемы служат полино-

мы x0,0 + x0,2z
2 + x0,4z

4 и y1,0 + y1,2z
2 + y1,4z

4, представленные своими

коэффициентами. Выходом являются полиномы более высокой степени

y0,0 + y0,2z
2 + y0,4z

4 + y0,6z
6 и y1,0 + y1,2z

2 + y1,4z
4 + y1,6z

6. Блок умножи-

теля на константу 2 cos 3π
8 выполнен в соответствие с табл. 7.4. Остальные

базовые блоки реализованы аналогичным образом.

Как указывалось ранее, на выходе схемы быстрого алгоритма данные

представлены в полиномиальной форме. Для перевода их к численному

виду необходим блок реконструкции результата FRS (Final Reconstruction
Step). Для этой цели разработано устройство, схема которого показана на

рис. 7.16. Преобразование результата из полиномиальной формы в число-

вую происходит последовательно во времени. В начале работы устройства

FRS регистр RG сбрасывается при помощи сигнала rst. Далее, используя
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Рис. 7.15. Базовый блок быстрого алгоритма ДКП-48 (α = 3π/8)

адресный сигнал мультиплексора addr, выбирается старший коэффициент

полинома a7, который складывается с содержимым регистра RG, умножен-

ным на алгебраическое число z. Затем выбирается следующий коэффици-

ент a6 и действия повторяются и т.д. После восьми тактов работы регистр

RG содержит результат реконструкции. Для реализации блока, выполняю-

щего умножение на z, использовалась аппроксимация (7.3).

Общая схема реализации быстрого алгоритма ДКП-48, использующая

разработанные IP-ядра, приведена на рис. 7.17. Входами и выходами схемы

являются скалярные величины, однако промежуточные данные представ-

лены в полиномиальном виде (на схеме обозначены жирным шрифтом). В

табл. 7.5 приведен общий вид полиномов на каждой ступени быстрого ал-

горитма. Первые три ступени алгоритма представляют собой сложную ком-

бинационную схему без элементов памяти. Задержку вносят только блоки

FRS, которые требуют дополнительных восемь тактов для формирования

результата.
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Рис. 7.16. Реализация блока реконструкции результата
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Рис. 7.17. Реализация быстрого алгоритма ДКП-48, использующая разработанные

IP-ядра
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Таблица 7.5. Представление данных в схеме быстрого алгоритма ДКП-84

Номер ступени Вид полинома

1 si = si,0 + si,2z
2 + si,4z

4

2 wi = wi,0 + wi,2z
2 + wi,4z

4 + wi,6z
6

3 ri = ri,0 + ri,1z + ri,2z
2 + ri,3z

3 + ri,4z
4 + ri,5z

5 + ri,6z
6 + ri,7z

7

7.6. Система быстрого прототипирования

неравнополосного косинусно-модулированного

банка фильтров

Разработанные в работе методы служат основой для создания среды

быстрого прототипирования неравнополосных банков фильтров на процес-

соры слуховых аппаратов. Аппаратной основой для реализации процессора

слухового аппарата выбирается ПЛИС. Такой выбор позволяет реализо-

вать необходимые в процессоре слухового аппарата неравнополосные бан-

ки фильтров в виде параллельно работающих структур, что существенно

сокращает тактовую частоту работы устройства и, как следствие, энер-

гопотребление. Процессор слухового аппарата представляет собой четыре

банка фильтров, работающих параллельно, а также вычислитель, задачей

которого является расчет субполосных коэффициентов усиления, а также

адаптация коэффициентов для системы компенсации АОС (см. рис. 7.1).

Для осуществления возможности сквозного проектирования разра-

ботаны параметризованные VHDL-модели всех блоков неравнополосного

косинусно-модулированного банка фильтров, а именно: цепочки фазовых

звеньев, полифазных компонент фильтра прототипа и быстрого алгоритма

ДКП. Полученные VHDL-модели могут использоваться в системе автома-

тизированного проектирования неравнополосного банка фильтров. Общая

схема процессора неравнополосного банка фильтров для слухового аппара-

та, получающаяся в результате объединения разработанных компонентов,

показана на рис. 7.18. Входной сигнал поступает в цепочку фазовых зве-

ньев, затем проходит через полифазные компоненты фильтра-прототипа и

182



Allpass core

RG

c bd

Y

MUX

a

0

1

...



Y=b+a×(c-d)

v0(n)

v1(n)

v2(n)

vN-1(n)

x[n]

c0

c1

0 1

MUX
0 1

2

N-1

RG

RG

RG

RG

RG

0

1

m-2

ROM

2
1

...

DA FIR
0

0

1

m-2

ROM

2
1

...

DA FIR
1

0

1

m-2

ROM

2
1

...

DA FIR
2M-1

0

2M

... ...

N-2M

..
.

1

2M+1

N-2M+1

..
.

2M-1

4M-1

N-1

..
.

...

Ts

Ts

Ts

Control

FSM

c0

c1

Ts
start

clk

0

1

2M-1

0

ADD
0

M-1

...

M/2-1M/2-1

M/2

ADD

M/2

ADD
3M/2-1

3M/2

...
M-1

M

ADD
2M-1

0

ADD2
0

M-1

11

M-2

...

1M/2-1

M/2

0

1

M-2

0

1

2

3

3

M-2

M-1

...

Fast

M-point

DCT

M-1

x0[n]

x1[n]

...

Рис. 7.18. Процессор неравнополосного косинусно-модулированного банка

фильтров

поступает в блок суммирования, после чего результат формируется блоком

быстрого алгоритма ДКП.

На рис. 7.19 суммирована последовательность действий, выполняемая

в среде быстрого прототипирования для получения процессора неравнопо-

лосного банка фильтров. На начальном этапе задаются число каналов, по-

рядок фильтра-прототипа и коэффициент деформации частотной оси. Все

остальные шаги выполняются автоматически. Исходя из конфигурации рас-

считываются коэффициенты децимации/интерполяции. Затем выполняется

оптимизация фильтра-прототипа. После чего генерируется быстрый алго-

ритм ДКП. Затем происходит отображение алгоритмов всех блоков процес-

сора банка фильтров, используя параметризованные VHDL-описания IP-

ядер. Результатом всего процесса является синтезируемое описание процес-

сора неравнополосного косинусно-модулированного банка фильтров. Полу-

ченный проект может быть верифицирован в системе ModelSim, а так-

же синтезирован с использованием специальных САПР Xilinx ISE или

Leonardo Spectrum. На рис. 7.20 показано рабочее место, оборудованное

для выполнения быстрого прототипирования процессора неравнополосного

косинусно-модулированного банка фильтров.
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Рис. 7.19. Последовательность действий в системе быстрого прототипирования

процессора неравнополосного косинусно-модулированного банка фильтров

Рис. 7.20. Инструментальные средства для быстрого прототипирования

неравнополосного банка фильтров

В качестве примера выполнено быстрое прототипирование процессора

НКМБФ, используемого в субполосной системе подавления АОС. Данный
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банк фильтров имеет восемь полос (M = 8), коэффициент деформации ча-

стотной оси α = 0,5354 и порядок фильтра прототипа N = 48. В табл. 7.6

приведены аппаратные затраты ПЛИС (типа FPGA) на реализацию данно-

го банка фильтров. В скобках для каждого вида ресурса приведен процент

от общего имеющихся на кристалле.

Таблица 7.6. Ресурсы FPGA XC4VLX25 на реализацию процессора НКМБФ

Устройство
Число

триггеров
Число LUT

Число

секций

Цепочка ФЗ 808 (3%) 856 (3%) 429 (3%)

Полифазные фильтры 256 (1%) 303 (1%) 155 (1%)

Быстрый алгоритм ДКП-48 134 (1%) 3556 (16%) 1894 (17%)

Итого 1199 (5%) 4833 (22%) 2551 (23%)

На рис. 7.21 показана диаграмма затрат аппаратных ресурсов FPGA

XC4VLX25 (количество секции Slice) на реализацию отдельных блоков

процессора НКМБФ.

Свободные ресурсы 73%

Быстрый алгоритм ДКП 17%

Полифазные компоненты 1%

Цепочка фазовых звеньев 3%

Рис. 7.21. Аппаратные ресурсы FPGA XC4VLX25 на реализацию процессора

НКМБФ

185



7.7. Основные результаты и выводы

В главе рассмотрены вопросы практической реализации вычислитель-

ных элементов процессора слухового аппарата на основе неравнополосного

косинусно-модулированного банка фильтров с субполосной компенсацией

эффекта АОС.

Для реализации цепочки фазовых звеньев предложена структура

устройства на основе регистрового файла, двух мультиплексоров и про-

стейшего АЛУ [36]. Особенность реализации заключается в сокращении

числа вычислительных элементов в N раз по сравнению с прямой реали-

зацией (N – число фазовых звеньев в цепочке).

Предложена схема реализации полифазных компонент фильтра-

прототипа НКМБФ на базе распределенной арифметики [145], которая

позволяет учесть особенности аппаратной платформы ПЛИС и избежать

использования умножителей.

Рассмотрены вопросы реализации быстрых алгоритмов ДКП-2/

ДКП-4 с использованием алгебраических чисел. Предложена общая схема

кодирования алгебраическими числами иррациональных множителей быст-

рых алгоритмов ДКП. Разработанный способ вычисления быстрых алгорит-

мов ДКП позволяют реализовать их эффективно на выбранной аппаратной

платформе. Показано, что получающиеся в результате реализации схемы

ДКП обладают точностью, которая превосходит существующие аналоги,

что доказывается высокими значениями эффективности кодирования [146].
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ

К основным научным результатам, представленным в монографии

можно отнести:

1. Метод расчета передискретизированного неравнополосного

косинусно-модулированного банка фильтров [47], позволяющий умень-

шить искажения, вносимые при децимации/интерполяции сигналов в

каналах банка фильтров. Отличительной чертой метода является воз-

можность учитывать при расчете конкретные значения коэффициентов

децимации/интерполяции канальных сигналов, что позволяет обеспечить

уровень искажений в банке фильтров порядка 0,005 дБ [75,77].

2. Алгебраический метод синтеза быстрых алгоритмов дискретного

косинусного преобразования (ДКП), особенностью которого является от-

сутствие ограничения на размер преобразования [89,90].

3. Разработка обобщенной схемы кодирования алгебраическими чис-

лами иррациональных множителей быстрых алгоритмов ДКП [89] для ис-

ключения операций умножения, что позволяет эффективно реализовывать

быстрые алгоритмы ДКП на ПЛИС. Показано, что точность генерируемых

схем ДКП превосходит существующие аналоги. Это доказывается высоки-

ми значениями коэффициента эффективности кодирования (9,4567 дБ для

16-точечного ДКП) [146].

4. Способ субполосной компенсации эффекта АОС на основе неравно-

полосного косинусно-модулированного банка фильтров [74], не вносящий

дополнительной задержки в прямой путь распространения сигнала в слухо-

вом аппарате. Использование разработанного способа позволяет увеличить

коэффициент усиления сигнала в слуховом аппарате на 3 дБ [51].

5. Структура слухового аппарата на основе неравнополосного бан-

ка фильтров с субполосной компенсацией эффекта акустической обратной

связи, которая в отличие от существующих позволяет выполнить обработку

сигнала с малой алгоритмической задержкой, около 4 мс [46,51].

6. Разработаны параллельные структуры вычислительных блоков

неравнополосного косинусно-модулированного банка фильтров [90, 145].

Полученные методы и алгоритмы применимы в различных областях

цифровой обработки сигналов. В первую очередь это относится к методу
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синтеза быстрых алгоритмов ДКП, поскольку это преобразование имеет

широкое распространение и используется в таких областях, как сжатие

изображений/видео, распознавание образов, запись медицинских сигналов

(ЭЭГ, ЭКГ) и т.д. Разработанный НКМБФ может использоваться для по-

строения психоакустических моделей, которые широко применяются при

создании систем кодирования звука, конверсии голоса, в задачах шумопо-

давления.
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ПРИЛОЖЕНИЕ А

Краткие сведения из теории групп и теории Галуа

Определение группы. Группой G называется совокупность элемен-

тов, на которой задана групповая (бинарная) операция «·», сопоставляю-

щая любой паре элементов g1, g2 ∈ G некоторый элемент g3 из той же со-

вокупности G. При этом групповая операция должна удовлетворять трем

условиям [151]:

• ассоциативность: g1 · (g2 · g3) = (g1 · g2) · g3;

• существование единицы: в группе есть такой элемент id, что id · g =

g · id = g для всех g ∈ G;

• существование обратного элемента: для любого g ∈ G существует

такой g−1 ∈ G, что g · g−1 = g−1 · g = id.

Внутреннюю структуру некоторых некоторых групп можно описать с по-

мощью их подгрупп. Слово «подгруппа» означает «группа внутри группы»;

точнее, множество H называется подгруппой группы G, если [152]:

• каждый элемент множества H является элементом группы G;

• H есть группа (относительно бинарной операции, определенной в

группе G).

Поле разложение полинома. Пусть p(x) ∈ F[x], полем разложения
E полинома p(x) считается наименьшее расширение поля F, содержащее

все корни p(x). Например, Q√2 — поле разложения полинома p(x) = x2−2.

Q√2 образуется присоединением числа
√

2 к полю Q.

Автоморфизмы полей. Взаимнооднозначное отображение поля E
на себя называется автоморфизмом. F-автоморфизмом поля E называ-

ется такой автоморфизм ϕ, для которого ϕ(x) = x, ∀x ∈ F. Группу F-

автоморфизмов называют группой Галуа полинома p(x) и обозначают Gal(p)

или Gal(E/F). В качестве примера определим функцию ϕ : Q√2 → Q√2 та-

кую, что

ϕ(a+ b
√

2) = a− b
√

2, a, b ∈ Q,
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тогда ϕ представляет собой Q-автоморфизм поля Q√2. Группа автомор-

физмов Gal(p) = {id, ϕ} представляет собой циклическую группу второго

порядка, где id — Q-автоморфизм, который оставляет все элементы поля

Q√2 на своих местах. Очевидно, что ϕ · ϕ = id.

Важным результатом теории Галуа является установление связи меж-

ду структурой подполей поля разложения полинома p(x) и структурой под-

групп группы Галуа Gal(E/F) [151]. Каждой подгруппе H группы Gal(E/F)

отвечает подполе L ⊂ E, состоящее из элементов E, неподвижных под

действием автоморфизмов из H. Аналогично, каждому подполю L ⊂ E от-

вечает подгруппа H группы Галуа, оставляющая элементы из L на месте.

В результате изучение всех подполей поля E сводится к изучению всех

подгрупп группы Gal(E/F). При этом каждой башне (цепочке вложенных)

полей

F = L0 ⊂ L1 ⊂ · · · ⊂ Lr = E (А.1)

отвечает нормальный ряд вложенных (в обратном направлении) групп

Gal(E/F) = G0 ⊃ G1 ⊃ · · · ⊃ Gr = {1}

и наоборот (соответствие Галуа).

Таким образом, соответствие Галуа позволяет определить все подполя

поля разложения полинома p(x). В каждом подполе p(x) раскладывается

единственным образом в произведение неприводимых над этим подполем

полиномов. Используя (А.1), можно выполнить поэтапную факторизацию

p(x), которая необходима для синтеза быстрого алгоритма ДКП.
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ПРИЛОЖЕНИЕ Б

Полиномы Чебышева

Полиномы Чебышева [153] образуют специальный класс ортогональ-

ных многочленов и играют важную роль во многих областях математики.

В данном приложении рассматриваются только те свойства полиномов Че-

бышева, которые используются при синтезе быстрых алгоритмов ДКП.

Обозначим через C0(x) = 1 и C1(x) полиномы нулевой и первой сте-

пени, тогда Cn(x) для n > 1 определяется рекуррентной формулой

Cn(x) = 2xCn−1(x)− Cn−2(x).

Данный ряд полностью определяется условием C0 = 1 и выбором C1.

Для синтеза быстрых алгоритмов ДКП и ДСП практическую значимость

имеют четыре частных случая полиномов Чебышева [108]. Они обознача-

ются как C ∈ {T, U, V,W} и называются полиномами Чебышева первого,

второго, третьего и четвертого рода (таблица Б.1).

Таблица Б.1. Полиномы Чебышева 1–4 рода

Первые члены ряда

Аналитичес-

кий вид

(cos θ = x)

Тип симметрии Корни (0 ≤ k < n)

Tn 1, x cos(nθ) T−n = Tn cos
(k+ 1

2
)π

n

Un 1, 2x sin(n+1)θ
sin θ

U−n = −Un−2 cos (k+1)π
n+1

Vn 1, 2x− 1
cos(n+ 1

2
)θ

cos 1
2
θ

V−n = Vn−1 cos
(k+ 1

2
)π

n+ 1
2

Wn 1, 2x+ 1
sin(n+ 1

2
)θ

sin 1
2
θ

W−n = −Wn−1 cos (k+1)π

n+ 1
2
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ПРИЛОЖЕНИЕ В

Кохлеарный банк фильтров

Для выполнения частотного анализа и разбиения сигнала на суб-

полосные составляющие в слуховом аппарате может быть использован

банк кохлеарных фильтров, основанный на SDCM-модели (Second order
Difference Cochlear Model — разностная кохлеарная модель второго поряд-

ка) [46, 125]. Согласно модели функционирование улитки уха на электри-

ческом уровне описывается разностным уравнением [154–156]

yk[n] + b1,kyk[n− 1] + b2,kyk[n− 2] = Aka0,k (us[n]− us[n− 2]) , (В.1)

где us – входной синусоидальный сигнал, характеризующий скорость

перемещения стремечка в ухе человека;

k – номер сегмента базилярной мембраны после дискретизации;

yk[n] – перемещение или так называемая пучность базилярной мем-

браны в позиции xk;

b1,k, b2,k, a0,k и Ak – параметры, определяемые исходя из физиче-

ских характеристик базилярной мембраны, таких как жесткость,

затухание, длина, масса и др. в позиции xk.
Модель (В.1) можно представить в виде банка полосовых фильтров

с высокой степенью перекрытия полос пропускания. Получаемый банк об-

ладает свойством неравнополосности и согласован с работой улитки уха

человека. Передаточная функция k-го кохлеарного фильтра имеет вид

Hk(z) = Ak
a0k(1− z2)

1 + b1kz−1 + b2kz−2
.

Центральная частота фильтра (ω0k) и полоса пропускания по уровню 3 дБ

(∆ω0k) выражаются следующим образом:

cosω0k = −b1k/(1 + b2k); ∆ω0k = 2(1− b2k)/(1 + b2k).

Используя подход, предложенный в [157], кохлеарный банк фильтров

может быть эффективно реализован в виде набора полосовых фильтров с
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Рис. В.1. АЧХ кохлеарного банка фильтров

перестраиваемой центральной частотой и полосой пропускания. Передаточ-

ная функция такого фильтра определяется как

H(z) = a0
1− z−2

1 + (a0 − 1)gz−1 + (1− 2a0)z−2
.

Коэффициенты a0 и g зависят только от ширины полосы пропускания филь-

тра ∆ω и центральной частотой ω0 соответственно:

a0 =
∆ωT

2 + ∆ωT
, g = 2 cosω0T,

где T – период дискретизации.
АЧХ 22-канального кохлеарного банка фильтров показана на рис. В.1.

Групповая задержка в банке фильтров колеблется в пределах 0,8—4 мс.

Кохлеарный банк фильтров реализуется в виде набора полосовых

фильтров с перестраиваемой центральной частотой и полосой пропускания.

Передаточная функция такого фильтра определяется как

H(z) = a0
1− z−2

1 + (a0 − 1)gz−1 + (1− 2a0)z−2
, (В.2)

где коэффициенты a0 и g определяются полосой пропускания и центральной

частотой, соответственно.
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Рис. В.2. Схема перестраиваемого полосового фильтра

В [157] на основании передаточной функции (В.2) записывалась сле-

дующая система уравнений, описывающая работу полосового фильтра:
w[n] = x[n]− gv[n− 1] + 2v[n− 2];

v[n] = a0w[n] + gv[n− 1]− v[n− 2];

y[n] = v[n]− v[n− 2].

(В.3)

Соответствующая схема фильтра показана на рис. В.2. В структуре

фильтра имеется два элемента памяти для хранения отсчетов v[n − 1] и

v[n−2]. Вычисление каждого выходного отсчета y[n] требует двух операций

умножения и пяти сложений.
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