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面向中频段听阈突变听力损失的

非均匀滤波器组设计∗

张勇成 陈华伟†

(南京航空航天大学电子信息工程学院 南京 211106)

摘要：滤波器组是气传导助听器进行听觉补偿的重要功能模块。针对现有固定滤波器组对中频段听阈突变听

损听力图的匹配效果欠佳问题，该文提出一种 13子带非均匀滤波器组设计方案。不同于现有固定滤波器组，
该文首先将全频段进行等比例 3段划分，便于滤波器组在相应频段内进行听损补偿；然后在低频和高频段子带
具有较高分布密度的前提下，适当增加中频段子带的分布密度，以提升中频段听损补偿效果；最后根据听力图

的倍频特征点确定子带的中心频率，从而得到适配听力图的子带排布方案。此外，将频率响应掩蔽技术和奈

奎斯特滤波器用于各子带的产生，进一步降低了滤波器组群延时和硬件复杂度。仿真分析表明，相比于现有

16子带非均匀滤波器组，该文滤波器组对各类型中频段听阈突变听损听力图的平均匹配性能提升了 48.4%，
群延时降低了 11.7%。因此，所设计滤波器组在面向补偿中频段听阈突变听损的气传导助听器中具有一定
应用价值。
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Design of non-uniform filter bank targeting hearing loss with auditory thresholds
changing sharply in middle frequencies

ZHANG Yongcheng CHEN Huawei

(College of Electronic and Information Engineering, Nanjing University of Aeronautics and Astronautics, Nanjing 211106, China)

Abstract: The filter bank is an important functional module for the auditory compensation of air-conduction
hearing aids. For the existing fixed filter bank, the matching performance is not good enough for audiograms
whose auditory thresholds change sharply in middle frequencies. To address this problem, a 13-band non-
uniform filter bank is proposed in this paper. Different from the existing fixed filter bank, the whole frequency
range is divided into three equal regions firstly, which facilitates the filter bank to compensate for the hearing
loss in the corresponding region. Then, to enhance the compensation effect for the hearing loss in middle fre-
quencies, we appropriately increase the resolution of subbands of middle region while keeping higher resolution
of subbands of low and high regions. Finally, the center frequency of each subband is determined according
to the octave of a standard audiogram and a subband distribution that is suitable for audiogram matching is
obtained. In addition, subbands of the filter bank are produced with the help of frequency response masking
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technique and Nyquist filters, which further reduces the group delay and hardware complexity of the filter
bank. Simulation analysis shows that, compared with the state-of-the-art 16-band non-uniform filter bank, the
average matching performance for audiograms whose auditory thresholds change sharply in middle frequencies
of the proposed filter bank is improved by 48.4% and the group delay is reduced by 11.7%. Therefore, the
proposed filter bank is valuable to air-conduction hearing aids that aim to compensate for the hearing loss with
auditory thresholds changing sharply in middle frequencies.
Keywords: Non-uniform filter bank; Frequency response masking technique; Audiogram matching; Air-
conduction hearing aids

0 引言

数字滤波器组能够将输入信号分割为不同频

率范围内的信号并做进一步分析和处理，因此在声

频领域广泛应用，如数字声频系统 [1]、助听器 [2]和

声频与语声信号处理 [3−6]。随着听损患者的日益增

多，有关助听器领域的研究越来越受到人们的重视。

传统助听器分为骨传导助听器和气传导助听器两

大类型，而最常见的为气传导助听器 [7]，其通过数

字信号处理单元对接收到的声音进行相关处理。听

觉补偿是数字信号处理单元的关键算法之一，而滤

波器组又是进行听觉补偿的重要功能模块 [8]。根据

子带带宽是否相同，可以将滤波器组分为均匀滤波

器组和非均匀滤波器组两种类型。典型的均匀滤波

器组为调制型滤波器组，如余弦调制滤波器组 [9]和

离散傅里叶变换滤波器组 [10]。对于调制型滤波器

组，只需要设计一个原型滤波器，经过调制便可产生

均匀子带分布。然而为了适配气传导助听器，滤波

器组的总体幅度响应应尽可能地匹配相应听损听

力图。由于人耳对声音频率的高低感觉与实际频率

的高低近似为对数关系而不是线性关系 [11]，均匀滤

波器组不能很好地满足人耳的听觉特性。非均匀滤

波器组由于各子带带宽不相等，可以根据需求对相

应频段进行补偿，更好地匹配听力图，因此受到了广

泛的研究 [12−16]。

文献 [12]提出一种 8子带非均匀滤波器组，
通过使用频率响应掩蔽技术 (Frequency response
masking, FRM)[17]和半带滤波器，降低了滤波器组
的硬件复杂度，但该滤波器组子带数目较少，限制

了对各类型听损听力图的匹配性能。为提高滤波器

组匹配听力图的自由度，Wei等 [13−14]提出了一种

可重构非均匀滤波器组。相较于固定滤波器组 (文
献 [12])，该滤波器组可以根据听力图的特点，在不
改变滤波器组整体结构的前提下，调节控制参数以

达到调整滤波器组子带排列方案的目的。但与此同

时，滤波器组的群延时和硬件复杂度较大，不利于在

实际应用中广泛使用。文献 [15]提出一种基于非线
性变换的可重构滤波器组，通过将余弦调制滤波器

组中的单位延时替换为二阶全通系统，调节全通滤

波器的极点获取不同的子带排列方案。相较于之前

的可重构滤波器组，尽管该滤波器组在群延时和对

听力图的匹配性能方面有了一定的提升，但硬件复

杂度仍然较大。

文献 [16]提出一种 16子带非均匀滤波器组，该
滤波器组对于大部分听力图都具有良好的匹配性

能，同时保持着较低的硬件复杂度和群延时。然而，

该滤波器组侧重匹配在低频和高频段的听力图，对

在中频段听阈值产生突变的听损听力图匹配效果

欠佳。为解决以上问题，本文提出一种基于FRM技
术的 13子带非均匀滤波器组。首先，对现有固定滤
波器组存在的问题进行分析并引入本文滤波器组

的设计动机。然后，将滤波器组的子带排布细化到3
个频段内，在低频和高频段子带具有较高分布密度

的前提下，适当增加中频段子带的分布密度，以提

升对中频段听损的补偿效果。同时，结合FRM技术
和奈奎斯特滤波器产生各子带并根据听力图的倍

频特征点确定子带的中心频率，进而获取适配相应

听损听力图的滤波器组子带排布。最后，给出了滤

波器组的具体实现高效结构并对滤波器组的设计

参数进行了讨论。仿真结果表明，与现有固定滤波

器组相比，所提滤波器组以较少的硬件复杂度为代

价，能够有效地匹配在中频段听觉阈值突变的听损

听力图，满足相应听损患者的需求，并保持较低的群

延时。

1 滤波器组模型

考虑如图 1所示的滤波器组模型，滤波器组由
M个子滤波器构成，当抽样信号输入至滤波器组

时，被各个子滤波器分割为M个频段信号，滤波器
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组子带幅度响应向量记为

B = [B1(ω), B2(ω), · · · , BM (ω)], (1)

式 (1)中，Bi(ω)代表第 i个子带的零相位幅度响应。

在数字气传导助听器中，为了补偿听损患者的缺失

听力，各频段信号在综合输出前需要施加适当的增

益，各子带施加的增益向量可以表示为

G = [G1, G2, · · · , GM ]T, (2)

其中，[·]T代表转置。因此，各子带施加增益后，滤波
器组总体响应可以表示为

Ht(ω) = B ·G =

M∑
k=1

Bk(ω)Gk. (3)

...

...

B(ω)

B(ω)

BM(ω)

G

G

GM

图 1 滤波器组模型图

Fig. 1 Model of the filter bank

2 滤波器组设计

2.1 现有滤波器组问题描述

对于固定滤波器组 (文献 [16])，由于采用半带
滤波器作为该滤波器组的原型滤波器，因此减少了

滤波器组的整体硬件复杂度。然而，半带滤波器具

有特殊性质，即：

wp + ws = π, (4)

式 (4)中，wp和ws分别代表半带滤波器的通带和阻

带截止频率。半带滤波器与其高通滤波器关于π/2

互补对称，这也造成滤波器组 (文献 [16])整体子带
分布具有关于π/2互补对称的特点。虽然该滤波器

组在低频段和高频段分布更多的子带可以更好地

匹配在相应频段的听力图，但是当匹配在中频段听

阈值产生突变的听损听力图时，由于中频段子带无

法很好地应对听阈值的激烈变化，导致匹配效果欠

佳。特别是当匹配中高频段重度听损听力图时，匹

配误差可能超出听损患者可接受的范围。基于这一

问题，本文滤波器组在设计过程中考虑了听力图在

中频段听阈值的变化情况，滤波器组整体子带分布

不再关于π/2互补，而是将子带的排布细化到 3个

频段内，分别应对相应频段的听阈变化，提升了滤波

器组设计的自由度。同时，子带的中心频率由听力

图的倍频特征点确定，因此适配相应听损听力图。

2.2 滤波器组设计

用于听力图匹配的多通道滤波器组通常由低

通、带通和高通滤波器组成。若一个通道对应一个

滤波器，不仅增加了设计难度，而且滤波器组的整体

复杂度将急剧上升。带通滤波器可以由已知的低通

或高通滤波器通过多种方式间接实现，如不同带宽

低通或高通滤波器之间简单的算数运算。因此，为

降低滤波器组的设计难度，滤波器组各子带设计可

以转化为不同带宽的低通和高通滤波器设计。为方

便理解本文滤波器组的设计思想，图 2给出了滤波
器组所对应的各子带分布图。图2(a)中低通滤波器
P5(z)、高通滤波器Q5(z)及二者的互补滤波器将整

个频段均匀分为3个频段，分别对应低频段、高频段
和中频段。在所划分频段范围内，进一步产生不同

分布密度的非均匀子带，用于匹配在相应频段变化

的听觉阈值，如图2(e) 所示。值得注意的是，由于听
力损失通常发生在高频段，而在低频段放置更多的
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图 2 滤波器组子带分布

Fig. 2 Subband distribution of the proposed filter bank
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子带可以更好地匹配听力图 [16]，因此滤波器组的

低频段和高频段子带分布密度相比于中频段子带

更高。

为降低滤波器组整体的硬件复杂度，在此结合

FRM技术产生各低通和高通滤波器子带。由FRM
技术可知，低复杂度原型滤波器经系数插值后级联

掩蔽滤波器，可以间接实现复杂度高的窄带滤波器。

特别地，当原型滤波器为低通滤波器且插值因子为

偶数时，系数插值产生的镜像子带关于中频对称。

只要使用合适的掩蔽滤波器，就可以提取低通子带

和其对称高通子带。因此，为进一步简化滤波器组

的设计过程，本文滤波器组子带分布关于中频对称，

也即高通滤波器Qi(z), i = 1, · · · , 6为低通滤波器
Pi(z), i = 1, · · · , 6的镜像子带。

与滤波器组 [16]类似，低通滤波器和高通滤
波器可以进一步分为 3个子组，如图 2(b)∼(d)所
示，由于高通滤波器是低通滤波器的镜像，本文

首先讨论各低通滤波器的产生。低通子组滤波器

都由各自的原型滤波器H0(z)、H1(z)和H2(z)结

合FRM技术产生。图 2(b)和图 2(c)中的P5(z)和

P6(z)分别代表原型滤波器H0(z)和H1(z)。对于

第一子组滤波器 [P5(z), P3(z)]，P5(z)不仅作为插

值滤波器P3(z)的原型滤波器，还作为掩蔽滤波

器提取各组原型滤波器系数插值后产生的低通子

带。对于第二子组滤波器 [P6(z), P4(z)]，P6(z)不

仅作为插值滤波器P4(z)的原型滤波器，还用于

提取中频段部分子带，增加中频子带的分布密度。

对于第三子组滤波器 [P1(z), P2(z)]，P1(z)和P2(z)

分别为原型滤波器H2(z)不同插值因子的插值滤

波器，用于匹配在超低频段听阈产生变化的听力

图。因此，各低通滤波器Pi(z), i = 1, · · · , 6和高
通滤波器Qi(z), i = 1, · · · , 6的传递函数如表 1所
示，表中H0h(z)和H1h(z)分别代表H0(z)和H1(z)

的高通滤波器，即

H0h(z) = H0(−z), (5)

H1h(z) = H1(−z). (6)

值得注意的是，H0h(z)既用于构成滤波器组子

带，又作为掩蔽滤波器，提取系数插值后的高通镜

像子带。最后将表 1中产生的低通滤波器Pi(z), i =

1, · · · , 5和高通滤波器Qi(z), i = 1, · · · , 5的相邻零
相位幅度响应进行减法运算 (除第一个和最后一个
子带之外)，即

Bi =

Pi(z), i = 1,

Pi(z)− Pi−1(z), i = 2, · · · , 5,
(7)

Bi =

Q14−i(z), i = 13,

Q14−i(z)−Q14−i−1(z), i = 9, · · · , 12.
(8)

可产生滤波器组在低频段和高频段的各类型子带。

为增加中频段子带的分布密度，滤波器组中频段所

属子带可由低通滤波器P6(z)、高通滤波器Q6(z)及

二者的互补滤波器对中频段切分并提取，即

B6 = P6(z)[1− P5(z)−Q5(z)], (9)

B7 = [1− P6(z)−Q6(z)][1− P5(z)−Q5(z)],

(10)

B8 = Q6(z)[1− P5(z)−Q5(z)]. (11)

表1 低通和高通滤波器传递函数

Table 1 Transfer functions of the lowpass
and highpass filters

低通滤波器 传递函数 高通滤波器 传递函数

P1(z) H2(z4)H0(z) Q1(z) H2(z4)H0h(z)

P2(z) H2(z2)H0(z) Q2(z) H2(z2)H0h(z)

P3(z) H0(z2)H0(z) Q3(z) H0(z2)H0h(z)

P4(z) H1(z2)H0(z) Q4(z) H1(z2)H0h(z)

P5(z) H0(z) Q5(z) H0h(z)

P6(z) H1(z) Q6(z) H1h(z)

同时，为更好地匹配听力图，还需确定各子带的

中心频率。由上文可知，滤波器组各子带中心频率

由原型滤波器H0(z)、H1(z)和H2(z)决定。特别地，

为减少原型滤波器的硬件复杂度，H0(z)和H2(z)

为奈奎斯特滤波器 [18]。由于标准听力图是在倍频

特征点250 Hz/500 Hz/1 kHz/2 kHz/4 kHz/8 kHz
上对听觉阈值进行测量绘制，不同于滤波器组 (文
献 [16])直接将这些特征点作为各滤波器的截止频
率，本文将这些倍频特征点分别落在不同的子带内，

且相应子带的中心频率应尽量靠近这些倍频特征

点 [19]。因此，H0(z)、H1(z)和H2(z)的截止频率分

别为 2667 Hz、3812 Hz 和 1333 Hz。综上可得本文
滤波器组各子带截止频率及中心频率如表 2所示，
滤波器组所对应的总体结构如图3所示。
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图 3 滤波器组总体结构图

Fig. 3 Overall structure of the proposed filter bank

表2 各子带截止频率及中心频率

Table 2 Cutoff frequencies and center fre-
quencies of the subbands

子带 上截止频率/Hz 下截止频率/Hz 中心频率/Hz

1 — 333 0

2 333 667 500

3 667 1333 1000

4 1333 1906 1620

5 1906 2667 2286

6 2667 3812 3239

7 3812 4188 4000

8 4188 5333 4761

9 5333 6094 5714

10 6094 6667 6380

11 6667 7333 7000

12 7333 7667 7500

13 7667 — 8000

2.3 具体实现结构

由结构图 3可知，本文滤波器组共需 10个子滤
波器，又由 2.2节可知，本文滤波器组的 3个子组分
别在其原型滤波器H0(z)、H1(z)和H2(z)的基础上

构建。因此，各子组滤波器可以共享其原型滤波器

的乘法器，以减少硬件复杂度。为便于下文分析，

把滤波器组的总体结构从输入到输出分割为两级，

其简化结构如图 4所示。图中输出一表示第一级子
滤波器的输出，输出二为经第二级各子滤波器的输

出。本文所有原型滤波器皆为有限冲激响应 (Finite
impulse response, FIR)滤波器，不失一般性，每个
原型滤波器的长度都为奇数，出于简洁性的考虑，本

节所有滤波器的长度都设定为5。

H↼z↽֒ Hh↼z↽֒ H↼z↽ 

H↼z↽֒ H↼z↽֒ H↼z↽

H↼z↽֒ Hh↼z↽

H↼z↽֒ Hh↼z↽

图 4 滤波器组简化结构示意图

Fig. 4 Simplified structure diagram of the pro-
posed filter bank

对于第一级，由于各子滤波器的输入相同且长

度都为奇数，故使用直接型结构可以共用同一条

延时链，以减少滤波器组的整体面积和寄存器的数

目。与此同时，FIR滤波器的系数对称性保证了其
严格线性相位特性，因此对称系数之间可以共用一

个乘法器，进一步降低了近一半的乘法器数目。这

里以H2(z
4)和H2(z

2)为例，其高效实现结构如图

5所示。同时注意到第一级和第二级中都包含子滤
波器H0(z)和其高通滤波器H0h(z)，分别对应图 3
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中子滤波器H0(z)的 “o”和 “h”端口，由式 (5)可知，
H0h(z)可以表示为

H0h(z) =
N−1∑
n=0

h0(n)(−z)−n, (12)

式 (12)中，N为滤波器的长度，h0(n)为H0(z)的系

数。由式 (12)可知，H0h(z)的实现可以在H0(z)的

基础上对h0(n)选择性求其相反数，为最大程度地

减小硬件复杂度，二者的实现可以共享乘法器和加

法器，其高效实现结构如图6所示。

   
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h↼↽ h↼↽ h↼↽
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X↼z↽
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z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

z-1

图 5 H2(z
2)与H2(z

4)实现结构

Fig. 5 Implementation structure of H2(z
2) and H2(z

4)

z-1 z-1
z-1

z-1 z-1

h↼↽ h↼↽ h↼↽

H↼z↽

Hh↼z↽

图 6 H0(z)与H0h(z)实现结构

Fig. 6 Implementation structure of H0(z) and H0h(z)

对于第二级，子滤波器H0(z)、H0h(z)、H1(z)�、
H1h(z)与第一级子滤波器级联提取目标子带，其中

H1(z)与其高通滤波器H1h(z)对应图 3中子滤波器
H1(z)的 “o”和 “h”端口，H1h(z)的构造与H0h(z)

相同，这里不再赘述。与第一级类似，为减少乘法器

的数目，第二级子滤波器也可以共享所属子组原型

滤波器的乘法器来实现级联功能。这里以支路B6、

B7、B8、P3(z)和Q3(z)为例，其高效结构如图 7和
图8所示。图7中H1(z

2)为第一级子滤波器的输出。

图8中的寄存器用于存储输入抽样信号经过第一级
插值滤波器H0(z

2)处理后的信号，同时作为第二级

子滤波器H0(z)的输入信号。两个级联结构中，子

滤波器共用各自原型滤波器的乘法器，有效减少了

所使用乘法器的数目。
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z-1

z-1

z-1

z-1

z-1
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z-1

z-1
z-1

z-1

z-1 z-1
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




  

֓P↼z↽֓Q↼z↽

图 7 B6、B7与B8实现结构

Fig. 7 Implementation structure of B6, B7 and B8
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图 8 P3(z)与Q3(z)实现结构

Fig. 8 Implementation structure of P3(z) and Q3(z)

2.4 子带增益优化

由于听损患者在某些频段上的听觉阈值要高

于正常人，即听损患者在这些频段上的听力敏感度

要低于正常人，因此，为了尽可能匹配所给定听损患

者的听力图，各子带增益的选取将直接影响滤波器

组对各类型听力图的匹配效果。对于本文 13子带
非均匀滤波器组，根据第1节可知，各子带在施加增
益后，滤波器组总体响应为

Ht(ω) = B ·G =
13∑
k=1

Bk(ω)Gk, (13)

则滤波器组总体响应与听力图的最大匹配误差

(Maximum matching error, MME)可以表示为

MME = max
ωi∈[0,π]

|20 lg |Ht(ωi)| −Ad(ωi)|, (14)

式 (14)中，Ad(ωi)为给定离散化听力图。为求取各

子带增益，优化问题可以相应的表示为

min
G

MME. (15)

该问题为多目标非线性优化问题，序列二次规划算

法能够将复杂的非线性优化问题转化为一序列较

简单的二次规划问题进行求解，在对问题的解决效

率、准确性和成功率方面具有优势 [20]。因此，本文

采用序列二次规划算法求解。

2.5 过渡带宽的选取

影响滤波器组性能的另一重要因素为滤波器

组各子带的过渡带宽选取。合适的过渡带宽既能

减少滤波器组整体的硬件复杂度，又能更好地匹配

给定听力图。由于本文滤波器组是在原型滤波器

H0(z)、H1(z)和H2(z)的基础上进行构建，因此只

要确定原型滤波器的过渡带宽即可。设各原型滤

波器的过渡带宽相等，都为∆B，阻带衰减设置为

60 dB。为确定最佳过渡带宽，本文选取在中高频段
具有轻度听损的听力图作为匹配目标，该听力图属

于中频处听阈值产生突变的典型听损类型。类似于

文献 [16]，本文逐步增大过渡带宽，并从中选择使滤
波器组整体性能最佳的过渡带宽。不同过渡带宽对

应的最大匹配误差和滤波器组整体复杂度如表 3所
示。由表可知，随着过渡带宽的增大，滤波器组的

复杂度在不断减小，而MME却呈现先减小后增大
的趋势。这是因为随着过渡带宽的增大，滤波器组

相邻子带的混叠也不断增大，适当的混叠有益于听

力图匹配，但混叠过大会造成各子带的带间干扰增

大，反而恶化了匹配效果。当过渡带带宽为 0.22时，
MME达到最小值，而当过渡带带宽为0.24时，二者
的MME相差不大，复杂度却更低。因此，出于整体
上的考虑，0.24将作为本文滤波器组原型滤波器的
过渡带宽。

表3 过渡带宽的影响

Table 3 Influence of the transition band-
width

∆B MME/dB 复杂度 ∆B MME/dB 复杂度

0.14 2.68 74 0.22 0.97 49

0.16 2.07 66 0.24 1.05 46

0.18 1.59 59 0.26 1.27 42

0.20 1.16 55 0.28 1.46 39
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3 仿真结果与性能比较

本节通过仿真分析验证所提出滤波器组的有

效性，并与现有固定滤波器组 [16]进行比较，同时还

给出了与可重构滤波器组 [15]的性能对比结果。评

价滤波器组的性能有 3个指标，即对听力图的匹配
性能、滤波器组最大群延时和滤波器组的硬件复

杂度。

由第 2节已知各原型低通滤波器H0(z)、H1(z)

和H2(z)的归一化截止频率分别为 0.333、0.477和
0.167，过渡带宽为 0.24。因此，各原型滤波器的
归一化通带和阻带截止频率分别为 (0.213,0.453)、
(0.357,0.597)和 (0.047,0.087)。H0(z)和H2(z)为奈

奎斯特FIR滤波器，滚降系数分别为 0.42和 0.84。
对于各原型滤波器的通带最大波纹和阻带最小衰

减都设置为 0.001和 60 dB。因此，H0(z)、H1(z)和

H2(z)长度分别为 35、33和 35。滤波器组的归一化
幅频响应如图9所示。
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/
d
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图 9 滤波器组幅频响应

Fig. 9 Magnitude response of the proposed filter bank

3.1 匹配性能

首先分析本文滤波器组对于各类型听力图的

匹配性能，所用听力图均来自网站 [21]。(1) 类型一
听力图为中高频段轻微听损。该类型听损主要由噪

声引起，在大部分频段上都属于正常听力，但中频

段听觉阈值略高于正常听力范围，这就导致即使在

安静的环境下，也有可能丢失 s’s、z’s、th’s和其他高
频辅音。特别在有噪声的情况下，会带来更大的麻

烦，如在与人交谈时，无法听清内容。(2)类型二听
力图在 4000 Hz以下，随着频率的增加，听觉阈值急
速上升，达到重度听损，在4000 Hz以上阈值略有下
降，但仍属于重度听损。该类型听损常见于长期从

事在嘈杂环境下的工人当中，由于长年累月受到噪

声的干扰，内耳和相关结构受到不同程度的损伤。

在日常生活中，虽然可以分辨出别人正在说话，但

容易错误理解谈话内容，造成 “答非所问”的尴尬处
境。(3) 类型三听力图在全频段听力阈值都集中在
90 dB左右，介于重度和极重度听损之间。虽然佩戴
气传导助听器无法恢复至正常人的水平，但是气传

导助听器可以缓解由于听力阈值过高造成听力的

过度缺失，使听损级别降至中度。这样就能接收一

部分的辅音信息，在有效谈话距离 (3 m)之内，可以
进行正常对话。

图 10∼图 12为滤波器组对各类型听力图的匹
配性能。由匹配曲线可知，由于本文滤波器组提

升了中频段子带的分布密度，相较于文献 [15]和文
献 [16]，本文滤波器组施加增益后的总体响应对各
类型听力图曲线的整体匹配度更高，未出现较大

的波动。同时，对于各类型中频段听阈突变听损听

力图，本文滤波器组对应的匹配误差波动平缓且波

动范围更窄，而匹配误差更小说明滤波器组具有更

优的匹配性能 [15−16]，进一步表明上述各类型听损

听力图在中频段的听阈突变对本文滤波器组的影

响更小。表4给出了本文滤波器组与其他滤波器组
对于上述各类型听损听力图的MME比较结果。从
对上述 3种类型听力图的MME上看，本文滤波器
组均低于文献 [15]和文献 [16]。值得注意的是，当
MME在 3 dB范围之外时，人耳会感知到影响 [22]。

尽管文献 [15]可以改变子带的排列方式，但是子带
分布密度不足，难以应对中频段听损听阈的突变，导

致MME均超过可接受范围。在实际应用中，可能
不能满足上述 3类听损患者的需求，具有一定的局
限性。文献 [16]对于类型二听力图的MME同样超
出最低要求范围，左耳和右耳听力图匹配误差分别

达到 4.21 dB和 4.33 dB。相对而言，本文滤波器组
的MME均在可接受范围之内，并且听觉阈值在中
频段变化越剧烈，滤波器组对听力图的匹配误差下

降越明显。这一结果说明本文滤波器组可以更好地

应对听力图中频段听阈的突变，更适用于匹配上述

类型听力图，能够满足相应听损患者的需求。为了

定量分析滤波器组对各类型听力图的综合匹配能

力，表 4中还给出了不同滤波器组的平均最大匹配
误差 (Average maximum matching error, AMME)。
比较各滤波器组对各类型听力图的AMME可知，
本文滤波器组AMME仅为文献 [15]和文献 [16]的
23.1%和 51.6%，由此进一步说明了本文滤波器组
对上述类型听力图的匹配效果更佳。
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图 10 滤波器组对类型一听力图匹配性能

Fig. 10 Matching performance of the proposed filter bank for the Type I audiogram
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图 11 滤波器组对类型二听力图匹配性能

Fig. 11 Matching performance of the proposed filter bank for the Type II audiogram
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图 12 滤波器组对类型三听力图匹配性能

Fig. 12 Matching performance of the proposed filter bank for the Type III audiogram

表4 不同滤波器组的匹配性能比较

Table 4 Matching performances of various filter banks

滤波器组

MME/dB

AMME/dB类型一听力图 类型二听力图 类型三听力图

左耳 右耳 左耳 右耳 左耳 右耳

文献 [15] 3.06 3.71 12.88 7.34 3.29 3.52 5.63

文献 [16] 1.62 2.50 4.21 4.33 1.29 1.17 2.52

本文 0.73 1.05 2.92 1.60 0.60 0.92 1.30

3.2 群延时

下面分析本文滤波器组所用群延时，群延时

反映了抽样语声信号输入至滤波器组到输出的延

迟滞后情况。研究表明，群延时对听觉的干扰等级

通常随着延迟的增加而单调增加，当群延时超过

20 ms时，由群延时引发的听觉干扰效应变得令人
不安 [23]。因此，滤波器组的群延时应尽量保持在

该范围之内且尽可能的低。对于系数插值滤波器

H(zK)，其群延时可以表示为

T =
KNm

2fs
, (16)

式 (16)中，Nm为原型滤波器的阶数，fs为采样频

率。这里为了比较公平，与文献 [15]和文献 [16]相
同，采样频率都设置为 16 kHz。由第 2节滤波器组
的简化结构可知，本文滤波器组整体结构由两级构

成，因此滤波器组两级输出后群延时可以表示为

Ttotal = T1 + T2, (17)

式 (17)中，T1和T2分别代表经第一级和第二级子

滤波器的群延时。

由于第一级各子滤波器共用延时链，因此第一

级的群延时应由过渡带最窄的子滤波器决定，即

H2(z
4)。而对于第二级，高通滤波器和低通滤波
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器并行输出，这里用低通滤波器H0(z)和H1(z)代

表其群延时。根据式 (16)，可得第一级群延时约为
4.3 ms，第二级群延时约为1 ms。再由式 (17)，可求
滤波器组两级输出后的群延时，表 5给出了各支路
所耗的群延时大小。滤波器组对数据的处理速度应

由支路最大群延时决定，比较表中滤波器组各支路

群延时，可知本文滤波器组的最大群延时为5.3 ms。
下面来比较在相同采样频率下，各滤波器组的最大

群延时。表 6给出了不同滤波器组最大群延时的比
较结果。由表可知，相比文献 [15]，本文滤波器组的
最大群延时减少了 31.8%，而对于文献 [16]，最大群
延时也减少了11.7%。这一结果表明，本文滤波器组
在群延时方面同样具有优势，在实际应用中能够以

更快的速度处理数据，实时性更高，这在气传导助听

器应用中具有十分重要的意义。

表5 滤波器组各支路群延时大小

Table 5 Delay of each branch of the pro-
posed filter bank

滤波器组各支路 群延时/ms

B1, B13 5.3

B2, B12 5.3

B3, B11 5.3

B4, B10 5.3

B5, B9 5.3

B6, B7, B8 5.3

表6 各滤波器组最大群延时比较

Table 6 Comparison of maximum group
delay with other filter banks

滤波器组 最大群延时/ms

文献 [15] 7.77

文献 [16] 6.00

本文 5.30

3.3 硬件复杂度

接下来分析滤波器组的硬件复杂度，因为乘法

器是电路中最占面积和耗能最大的元件之一，故

用乘法器的数目表征滤波器组的硬件复杂度。如

前所述，本文 13子带滤波器组共需 3个FIR原型滤
波器H0(z)、H1(z)和H2(z)，其中H0(z)和H2(z)为

奈奎斯特FIR滤波器，也即L-th FIR滤波器。由于

FIR滤波器的线性相位特性，所用乘法器数目可以
表示为

PF =

⌈
N

2

⌉
, (18)

其中，⌈·⌉代表向上取整。又由L-th FIR滤波器性质
可知，除中间系数外，每L个系数就有一个系数为

零，则乘法器数目相应地可以表示为

PL =

⌈
(N − 1)(L− 1)

2L

⌉
+ 1. (19)

由式 (19)可知，相比于普通FIR滤波器，L-th
FIR滤波器可以节省近 1/L的乘法器。因此本文滤

波器组总的乘法器个数为

Ptotal = PH0 + PH1 + PH2 . (20)

根据式 (18)、式 (19)和式 (20)，可得本文滤波
器组所用乘法器数目为 46。表 7给出了不同滤波
器组乘法器数量的比较结果。由表可知，本文滤波

器组的乘法器数目仅为文献 [15]的 24.6%，相比文
献 [16]，乘法器数目虽有少量增加，但结合前文分析
可知，本文滤波器组在对各类型听损听力图的匹配

性能和群延时方面具有优势。

表7 各滤波器组硬件复杂度比较

Table 7 Comparison of complexity with
other filter banks

滤波器组 乘法器数目

文献 [15] 187

文献 [16] 33

本文 46

4 结论

针对现有滤波器组对在中频段听觉阈值产生

突变的听损听力图匹配效果欠佳问题，本文提出了

一种基于FRM技术的 13子带非均匀滤波器组。通
过研究，得到如下结论：

(1) 现有固定滤波器组使用半带滤波器作为原
型滤波器。然而，半带滤波器的特殊性质导致滤波

器组无法很好地匹配同时在中频段听阈变化较剧

烈的听损听力图，这是限制现有固定滤波器组匹配

相关听损类型听力图的主要原因。

(2) 所提滤波器组对子带的划分进行分频段处
理，针对性考虑听力图在相应频段听阈的变化情况，
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并根据听力图的倍频特征点确定每个子带的位置。

与现有滤波器组相比，所提滤波器组拥有更低的平

均最大匹配误差，能够有效地匹配相关听损类型听

力图。

(3) 所设计的滤波器组将奈奎斯特滤波器应用
其中，尽可能地降低硬件复杂度，并使本文滤波器组

仅由两级低阶子滤波器级联。因此，本文滤波器组

能够在一定程度上避免由多级滤波器级联带来的

群延时增长，并保持在较低的水平。

综合来看，与现有 16子带滤波器组相比，本文
滤波器组在适当增加硬件复杂度的前提下，有效

提升了对在中频段听阈突变的各类型听损听力图

的匹配性能。同时，滤波器组的群延时也保持在较

低的水平。因此，所设计滤波器组在面向补偿中频

段听阈突变听损的气传导助听器中具有一定应用

价值。
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