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_ Sejam todos bem vindos a VII Convengdo da Sociedade de Engenharia de
Audio - AES Brasil. A AES é uma sociedade mundial, sem fins lucrativos, cujo
objetivo é estimular o estudo e o desenvolvimento da engenharia de audio. A
AES esta dividida em regides e essas regides estdo subdivididas em secoes. A
Secao Brasil da AES foi criada em 1996 e pertencem a essa secao todos os
membros da AES residentes no Brasil. Com mais de 50 anos desde sua fundacao,
a AES ¢ a Unica sociedade profissional dedicada exclusivamente a tecnologia de
audio.

A AES serve aos seus membros, a industria e ao publico em geral, estimu-
lando e facilitando os avangos no campo dindmico da engenharia de audio. Ela
apoia e dissemina novos desenvolvimentos através de reunides técnicas, de
exposicoes de equipamentos profissionais e do seu conceituado perioddico Journal
of the Audio Engineering Society.

As Convencgoes da AES Brasil tém sido compostas de exposicoes e palestras
convidadas. Neste ano de 2003, pela primeira vez, esta sendo realizado um
Congresso Cientifico associado a VII Convencao da AES Brasil. Esse Congresso
visa dar também a Convencdo um carater mais cientifico/académico, apresen-
tando trabalhos técnicos relacionados aos avancos da area de engenharia de
audio. A organizacao técnica desse Congresso contou com a participacdo ativa
de trés importantes universidades brasileiras (UFSC, UFMG e UFRJ). Os traba-
Ihos foram selecionados por um corpo de revisores formado basicamente por
professores/pesquisadores atuantes na area de engenharia de audio e suas are-
as correlatas.

Esperamos que esta Convengdo seja um marco memoravel na histéria da
Sociedade de Engenharia de Audio - AES Brasil. Todos nds, Comissao
Organizadora, Comissao Técnica, revisores e ainda os autores dos artigos técni-
cos submetidos ao Congresso, fizemos o0 maximo para alcancar essa meta.

Eng. Joel Brito - Coordenador Geral
Prof. Sidnei Noceti Filho - Coordenador Técnico
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Innovations on the Objective Assessment of Audio Quality

Jayme Garcia Arnal Barbedo, Amauri Lopes
Department of Communications - FEEC - UNICAMP
C.P. 6101, CEP: 13.083-970, Campinas - SP - Brasil, Tel: (19) 3788-3703;
jgab, amauri@decom.fee.unicamp.br

SUMMARY

This paper presents new features for objective assessment of audio quality that were incorporated to the PEAQ
method, which is currently adopted as standard by the International Telecommunication Union (ITU). These
modifications lead to a new procedure named Objective Measure of Audio Quality (Medida Objetiva da
Qualidade de Audio - MOQA). The performance of the proposed method was measured over databases and is

compared here to that obtained by PEAQ method.

1. INTRODUCTION

The digital transmission and storing of audio signals have
been strongly based on algorithms for data reduction, which
are adapted to several peculiarities of human auditory system,
as the masking effects. Such algorithms do not necessarily
aim the minimization of distortions. They intend some
manipulations of the audio signal, in such a way that the
users minimally perceive them. Therefore, the quality of the
so-called perceptual coders cannot anymore be assessed by
the traditional methods based on the global value of
distortion, such as the signal-to-noise ratio (SNR) and total
harmonic distortion (THD). In certain cases, the noisy
structures are so effectively masked by the signal that they
become nearly inaudible, even when the signal has a SNR as
low as 13 dB.

In this way, the use of subjective tests is necessary to
perform confident quality assessments of perceptual codecs.
Nevertheless, such tests are expensive in terms of time and
cost. So, the development of objective measures able to
replace efficiently the subjective tests is highly desirable.

Some methods were proposed at the late seventies, but the
first perceptual codecs (MPEG and Dolby) at the late eighties
turned such measures obsolete. Then, in 1994, the ITU-R

This work was supported by Fapesp, Proc. n. 01/04144-0.

(International Telecommunication Union -
Radiocommunication) performed an open call of proposals,
in order to establish a standard for objective audio quality
measurement. Six methods were proposed [1, 2, 3, 4, 5], none
of them reaching the minimum acceptable performance. After
that, the proponents concentrated their efforts in the
development of a single method composed by the best former
proposals, originating the method Perceptual Evaluation of
Audio Quality (PEAQ) and a new recommendation, the ITU-
R BS-1387 [6]. This method presents a clearly better
performance than its predecessors. Nevertheless, it is not
good enough for the most part of practical conditions. Such
situation has motivated the search for new methods capable
to overcome those limitations. In that context, a new method
(MOQA), the object of this paper, has been developed. More
details about its implementation can be found in [7].

Section 2 presents the main characteristics common to
every objective audio quality measure. Section 3 resumes the
structure used on the MOQA method. Section 4 discusses
with details the modifications and innovations proposed.
Section 5 presents the tests, their results and a comparison
with the performance reached by the PEAQ method. At last,
Section 6 presents the conclusions and final considerations.
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2. PERCEPTUAL MEASURES

Figure 1 shows the basic structure common to all
objective audio quality measures. Each block is briefly
explained in the following.

Simulation of
Artificial or Test D;gradled Processing Mapping to a
* igna ot
Real Audio Conditions of the Audio || Subjective |—» S“\';’Jaelgg"e
Source Original Quality Measure Measure
Signal

Fig. 1 - General structure of perceptual measures

- Artificial or real audio source: the test signals to be used
are usually the same musical excerpts used in the subjective
assessment of codecs. However, in principle any kind of
audio signal, including the artificial ones, can be used.

- Simulation of test conditions: here, the test signal is
submitted to conditions that may potentially introduce
degradations, as several kinds of codification, bit errors,
noise, or any other situation desired to be assessed; at same
time, a unaltered version of the signal is kept for later
comparison with the degraded version.

- Audio quality measure: this stage is the most important
of any method for audio quality assessment; here are included
the time-frequency decomposition, the modelling of the
human hearing features (among them, the masking, briefly
described in section 2.1) and the cognitive subtraction, which
produces the perceptual difference among the signals. As
result, a quality measure of the tested signal is obtained.

- Mapping to a subjective measure: this stage transforms
the objective measure, represented in a particular objective
scale, into a standard ITU subjective scale. This stage is
optional and can be performed by polynomials or artificial
neural networks.

2.1. Masking Modeling

Masking is the most important phenomenon in the quality
perception of a signal. For that reason, its correct modelling
is an essential factor in the performance of an objective
method for audio assessment.

The masking phenomenon is due to ear limitations in
terms of temporal, spectral and amplitude resolution,
combined to an also limited dynamic range. When two
signals are close enough to each other, in time or frequency
domain, the weaker signal may become inaudible due the
presence of the stronger one.

The modelling of masking effects is a feature common to
all perceptual methods. The simultaneous (spectral) masking
is always modelled by applying a spreading function, which
corresponds to the shape of an average masking curve.
Temporal masking effects are frequently implicitly modelled
in the expressions of the model, but in a crude way, due to the
limited temporal resolution of the time-frequency
decomposition normally used.

3. THE MOQA METHOD

In this first version, the MOQA method borrowed several
characteristics from the PEAQ method, as, for instance, its
basic structure. As the research evolves, it is expected that
both methods become more unrelated, since several new
features must be implemented in next versions. Nevertheless,
it is important to note that the version presented here has its
own implementation, which has enough peculiarities and
innovations to be considered as an original method.
Furthermore, those new features represent important
contributions towards a more efficient audio assessment

INNOVATIONS ON THE OBJ. ASSESSMENT OF AUDIO QUALITY

methods. Such new features will be detailed explored in
Section 4.

The general structure of MOQA method is shown in Figure
2. As can be seen, the input signals correspond to the original
signal, which will be taken as reference, and the degraded
signal, which is the original signal submitted to some kind of
condition capable to insert distortions.

FFT-based Preprocessing

Model —{ of Excitation
Patterns
Calculation of Calculation of

Input Mapping |—»  Quality

Signals Parameters Measure
Filter Bank- Preprocessing
based —>{ of Excitation

Model Patterns

Fig. 2 - General structure of MOQA method

As in PEAQ, two different models for the ear were
implemented. The main distinctive characteristic of the
MOQA models is the strategy adopted to perform the time-
frequency decomposition (Fast Fourier Transform or Filter
Bank). The models will be described with more details in the
following, as well the processings indicated in Figure 2.

3.1. FFT-Based Model
The main feature of this model is the low computational
burden. Its basic scheme is shown in Figure 3.

— . Outerand [ -
Input Scalling of . Grouping into
. FFT . Middle Ear .
Signals Test Signals . Critical Bands
—» —f —»  Weighting | ;

—»f > —» |
Adding of Frequer_wy Time Domain Pre-Processing of
N Domain " ' L \
Internal Noise . Spreading Excitation Patterns'
(» Spreading —» :

Fig. 3 - Basic scheme of the FFT-based model

The inputs for this model, which are the original and
degraded signals aligned in the time domain and sampled at a
rate of 48 kHz, are divided into 42 milliseconds blocks (2048
samples), with a 50% superposition. After that, a Hanning
window is applied.

Each windowed block is transformed to the frequency
domain by a FFT algorithm. At last, each block is scaled to
the playback level (if such level is unknown, it is
recommended the adoption of 92 dBgp;). A weighting
function is applied to the spectral coefficients in order to
model the frequency response of outer and middle ears.

The weighted spectral coefficients are grouped into
critical bands and an offset is added to simulate the internal
noise of the auditory system. The next step is to submit the
signals to two spreading functions, the first one modeling the
frequency domain masking and the second one modeling the
time domain masking (see Figure 3). Such processing results
in the so-called excitation patterns, which are submitted to
some additional processing, as described latter.

3.2. Filter Bank-Based Model

The main feature of this model is its good temporal
resolution, which allows one to obtain, theoretically, more
precise results. On the other hand, the computational effort
demanded is higher. Figure 4 shows the basic scheme
adopted for this model.

The original and degraded signals at the input of this
model are adjusted to the playback level and are sent through
a high-pass filter to remove DC and subsonic components.
Then, the signals are decomposed into 40 bands by linear-
phase FIR filters, which are equally distributed across the
perceptual scale. A frequency-dependent weighting is applied

VIl CONVENGAO NACIONAL AES BRASIL, SAO PAULO, BRASIL, 26-28 DE MAIO DE 2003 2
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to the decomposed signal, in order to model the spectral
features of outer and middle ears. The level-dependent
spectral resolution of the input components to the auditory
filters is modeled by a frequency-domain convolution of the
outputs with a level-dependent spreading function.

The envelopes of the signals are calculated using the
Hilbert-transform of the band pass signals (rectification) and
a time domain convolution with a window function is
computed in order to model backward masking. Then, a
frequency dependent offset is added to take into account the
internal noise in the auditory system and to model the
threshold in silence. Finally, a second time-domain
convolution is carried out using an exponential spreading
function that take into account the forward masking. The
resulting vectors are the so-called “excitation patterns”.

iti —»
Input | Scalling of Input DC-Rejection Dﬁ,fg':ggﬁglon @
Signals Signals Filter 4

Filter Bands | »

— - —»  Frequency % Ly
Outer and Middle 2 ) )
® Ears Weighting Domain Retification
— I»  Spreading | Ly
N R
Adding of

Time Domain Time Domain @
N Spreading (1) Internal Noise Spreading (2)

. Pre-Processing of '

@ . the Excitation
Patterns

Fig. 4 - Basic scheme of the FFT-based model

3.3. Pre-Processing of Excitation Patterns

This stage consists of four procedures aiming to prepare
the excitation patterns for an adequate extraction of the
output parameters:

1- Level and pattern adaptation: the average levels of the
original and degraded signals are adapted to each other by
filters and correction factors, in order to compensate level
disparities and linear distortions.

2- Modulation: filters and weighting factors are applied
in order to calculate a measure for the modulation of the
envelope at each filter output. The resulting patterns are used
to calculate some output parameters.

3- Loudness: this processing aims to determine the
loudness of the resulting excitation patterns, in agreement to
Zwicker’s expression for the specific loudness [8]. The
resulting patterns are also used in the calculation of some
output parameters.

4- Masking threshold: it is obtained by the appropriate
weighting of the excitation patterns, and it is used in the
calculation of one output parameter.

3.4. Output Parameters

The model output parameters consist are submitted to an
artificial neural network that produces a quality measure to
the analyzed signal. Those parameters that were inspired in
the PEAQ method are described in the following, divided
into groups in agreement to their purpose; the new ones will
be presented in Section 4.

1- Modulation difference: it is calculated from the
temporal envelopes of original and degraded signals. This
group is composed by four parameters, three related to the
FFT-based model and one related to the filter bank-based
model.

INNOVATIONS ON THE OBJ. ASSESSMENT OF AUDIO QUALITY

2- Noise loudness: the parameters belonging to this group
estimate the partial loudness of distortions added to the
original signal. This group is composed by three output
parameters, two from the filter bank-based model and one
from the FFT-based model.

3- Bandwidth: the two parameters resulting from this
stage provide an estimation of the average bandwidth of the
original and degraded signals, in terms of FFT lines.

4- Noise-to-mask ratio: this group is composed by two
parameters, one from each model, consisting on the
relationship between the noise and masking patterns levels, in
dB.

5- Relative number of disturbed frames: it is composed
by only one output parameter deriving from the FFT-based
model, and is given by the number of frames whose mask-to-
noise ratio exceeds determined value in dB.

6- Detection probability: this group estimates the
probability that a listener will detect a given disturbance. In
PEAQ, it is composed by two parameters, both related to the
FFT-based model. One of them was eliminated because its
results are very poor. Furthermore, the other parameter was
modified, leading to much better results.

The mapping of all those parameters to a subjective
quality estimation was performed using a multi-layer
perceptron neural networks (MLPNN) with one hidden layer.
The activation functions used for the hidden layer were
hyperbolic tangents. For the output layer, the activation
function was linear. The training was carried out using a
Levenberg-Marquardt second-order optimization method [9],
with an optimization criteria based on the least squares.

4. NOVEL FEATURES

The new features presented next are divided into sub-
sections according to the stages they were implemented
inside the algorithm.

4.1. FFT-Based Model

Two innovations were introduced for this model, as
described next.

1- The calculations involved in the time-frequency
decomposition using the FFT would demand a high quantity
of values, specially for audio signals. Some signals contain
more than 3,000,000 samples by channel, what corresponds
to 3,000 frames of 2,048 samples. At the end, almost 100
Mbytes will be needed to store all the variables. Many
computers do not have enough Random Access Memory to
deal with such demand; even if this amount of memory is
available, the execution of the program will become too slow.

To solve this problem, two solutions were adopted. In the
first one the total number of frames is split into 64 separated
groups before the application of the FFT; in this way, the
FFT is calculated for a few frames at each time, and then the
temporal samples are immediately eliminated. This procedure
itself reduces the storage needs to the half. The second
solution consists in discarding the spectral components that
are not used in the subsequent processing. The band used in
all calculations is limited to 18 kHz and the sample rate is 48
kHz. Then, as the number of samples used in the calculation
of the FFT is 2,048, this implies that only the first 768
samples are useful; the remaining samples are discarded. This
procedure reduces the storage needs in about 60 %. Figure 5
illustrates this last procedure, where the first plot shows the
entire amplitude spectrum of a given frame, the second plot
shows only the remaining components after the discard of
unneeded lines and the third one presents a zoom of the
resulting spectrum. Both techniques combined represent a
reduction in almost 90% of the time required for this stage.
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2- In the frequency domain spreading performed for the
PEAQ method, a normalization factor is used in order to keep
the frame energies constant. However, such factor not played
its role efficiently. For that reason, it was replaced by a
simpler procedure, where the relation between the energies
before and after the spreading is computed for each frame.
Then, the frames submitted to the spreading are multiplied by
this value. The shapes of the curves obtained by this
procedure are very close to that ones obtained by the other
approach, but with more adjusted levels. Besides, this
procedure is computationally simpler.

] s T om ks v rainan simamdns

| | |
Lv“,j 'Jlﬂhﬁ“"ﬁ“‘ﬁ% |

Lt 4o FFT

Fig. 5 - Elimination of unneeded spectral lines

4.2. Filter Bank-Based Model
This model suffered several modifications compared to

that one implemented in the PEAQ. Most of them are the

replacement of some processing for simpler ones, which
demand less computational resources keeping the same

effectiveness [10].

The most important innovation introduced in this model
is related to the filter implementation. In PEAQ, the FIR
filters are implemented recursively. This approach inserts a
pole in the equations of the filters that must be canceled by
the correct allocation of zeros. Then, although the filters still
present a finite impulse response, its implementation is quite
related to that ones used to IIR filters, what reduces
considerably the computational burden required.

Due to particular features of the environment where the
program was implemented (Matlab), such approach led to
very slow runs. Thus, the development of a structure able to
limit the use of loops and better adapted to the faced
peculiarities was strongly recommended. After several
attempts, a very efficient structure, which uses only matrix
operations, was created [10]. Such procedure is composed by
seven stages, as described next.

1- 1,424 zeros are added to the beginning of each channel,
in order to allow the filtering to be applied to the correct
samples.

2- The coefficients of each filter are grouped into a 40 by
1,456 matrix. The number of lines corresponds to the
number of coefficients of the filter with the longest
impulse response (the filters with less coefficients are
completed by zeros). The number of columns is the
number of filters.

3- The order of the filter coefficients is inverted, which
means that the last coefficient becomes the first one and
vice-versa. Such procedure aims to facilitate the
implementation of the convolution that is performed next.

INNOVATIONS ON THE OBJ. ASSESSMENT OF AUDIO QUALITY

4- The signals are divided into frames of 20,000 samples;
such division aims to reduce the storage needs. The
frames are superposed by 1,440 samples in order to apply
the convolution to the correct samples, avoiding future
problems when concatenating the results. A decimation
by a factor of 32 is automatically performed, since the
filtering is applied only for samples multiple of 32.
Figure 5 shows more details related to this division.

5- Each frame is divided into smaller frames of 1,456
samples, with a 1,424 samples superposition, which are
then concatenated into a matrix of 625 by 1,456 samples.
Such division allows the filter coefficients be matricially
applied to the whole signal , as showed in Figure 6. As a
consequence, all the 40 filters can be applied at once. In
other words, each line of that matrix is the prior line
shifted by 32 samples, modelling the fact that the filtering
is applied only for the samples whose index is multiple of
32. The superposition of 1,440 samples guarantees that
the first sample for which the filtering is applied is
located exactly 32 places after the last sample considered
in the previous frame, as showed in Figure 6.

6- Next, a matrix-based filtering is performed, where the
matrices of filter coefficients, which dimension is 40 by
1,456, are multiplied by the transposed matrix of the
shifted samples of the signal, resulting in a 40 by 625
filtered matrix. Such procedure is repeated for each frame
resulting from the first division of the signal.

7- The results obtained for each frame are concatenated into
a single matrix composed by 40 lines and a number of
columns 32 times smaller than the total length of the

signals.
FILTERS SIGNALS
[ 7stFilter - 1456 coefficients | [ Complete Signal - | @
2nd Filter - 1438 ooefﬁl:ienlﬂ 0 @
ilter - - 0
i Frame of 20000 samples
* [rss] @
Frame of 20000 samples
1t Filter - 1456 coefficients
| 0 Pnd Filter - 1438 coefficients ® Frame of 20000 samples
[ 11
previous frame |
""" |32 samples
last sample to | [[1456 | _Frame of 20000 samples | | next frame

be filtered in the TTa2 sampios
previous frame A '\  __—— 7 "II"IPR
last sample to be 1

filtered in the s

current frame

first sarple to be
filtered in the
next frame

first sample to be
filtered in the
current frame

‘ Frame of 1456 samples ‘
32 ‘ Frame of 1456 samples ‘

[ Frame of 1456 samples |

RESULTING MATRICES
1456

h(1455) ........ h(0) ®
S| Fitter Coefficients 625 625
X(-20000) X(-19968) ......  X(0) X(-20000) x(-19968) ......  x(0)
o i i samplesof o i i Samplesof
1456 2 i FirstFrame : -2 i LastFrame :
h(1455) h(0)
X(0)  X(32) -weoe X(20000) X(0)  X(32) ...... x(20000)

o Filter Coefficients
= | (90° Phase Shifted)

Concatenation

1/32 of Signal Length 1/32 of Signal Length
Filtered Samples
[ Signal Decimated by a Factor of 32 =
Real Part of the Hilbert Transform

Filtered Samples
Signal Decimated by a Factor of 32
Imaginary Part of the Hilbert Transform

Fig. 6 - Signal-filtering scheme
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4.3. Model Output Parameters
Some new parameters were introduced to extract the most

information from the signals; some of them were never used

in any previous method for audio quality assessment. Such
parameters are described next.

1- Detection probability: this is not exactly a new parameter.
However, it was observed that the implementation
suggested in the PEAQ led to very poor results, since the
detection probabilities returned by the algorithm were
almost invariably very close to 1. This behaviour turns
this variable useless to the neural network, since it carries
very little information about the signal. To face this
problem, a modification in the averaging of the
probability found for each component of the signal was
introduced. Such modification led this parameter alone to
reach excellent results, even better than the ones obtained
by most of previous methods. This innovation was one of
the most important reasons for the good results reached
by the MOQA method, as presented in Section 5.

2- Channel correlation: this is a new parameter and yet
unpublished. It is calculated only for the patterns
resulting from the filter bank-based model. Its motivation
lies on the observation that eventual phase shifts between
the channels can be extremely annoying to the listener.
The strategy to quantify such phenomenon is simple: the
correlation between the channels is calculated; as closer
to 1 is its value, less is the disturbance (the channels are
in phase); on the other hand, if its value is close to —1, it
is very likely that a severe shift between the channels has
happened (channels in quadrature), causing a significant
annoyance to the listener.

3- Perceptual streaming: this concept was published in [11]

and was not used in the PEAQ algorithm. It is a central
cognitive feature of the human auditory system that
separates different auditory events into distinct streams. If
the codec distorts the input signal in such a way that the
output signal is split by ear into two parts by the auditory
system, the original signal and the distortion, then the
disturbance caused by such distortion is more intense
than when both parts (signal and distortion) are integrated
into a single perception.
The modelling of the perceptual streaming is
complicated. The adopted approach assumes that when
the codec rarely will introduce a new time-frequency
component that perfectly integrates with the input signal.
In this way, the output signal will be decomposed into the
two different perceptions previously described. However,
when the codec eliminates a component, the output signal
cannot be decomposed in the same way, implying in a
less severe distortion. This effect is quantified by a
correction factor for the noisy disturbance, which is the
perceptual difference between the signals. The correction
factor is based in the relation between the powers of the
degraded and original signals in a certain point of the
time-frequency plane, indicating how much such they are
different.

4- Informational masking: this concept also was published
in [11] and was not used in the PEAQ algorithm. It is a
central cognitive feature of the human auditory system
where distortions that must be audible, since they are
above the audibility threshold, become inaudible due to
the informational content (complexity) of the masker
signal. The perceptual streaming effect can diminish the
informational masking effect. When a signal can be
decomposed in the terms of perceptual streaming, then
the informational masking effect will be smaller than in

INNOVATIONS ON THE OBJ. ASSESSMENT OF AUDIO QUALITY

cases where such decomposition is not possible. For that
reason, both effects must be modeled together.

The informational masking effect is implemented based
on the variation of power in the time domain, for each
frequency band of the original signal. The variance is
taken into account in the calculation of the noisy
disturbance for each temporal frame, in such a way that
complex signals with a larger power variation produce a
more pronounced masking effect than simpler signals.

5- Difference signal loudness using L, norms: this
parameter uses a strategy adopted by the Perceptual
Evaluation of Speech Quality (PESQ) method [12],
where the average calculation is performed using
different norms, in order to emphasize certain
characteristics of the difference between the signals.
Firstly, a L; norm is calculated, meaning that the
components are raised to 3 and summed, and then the
cube root is extracted. Such procedure provides a slight
emphasis to the signal energy peaks. The same procedure
is conducted in the time domain, now using a L norm,
which emphasizes even more the peaks. As result, a
single value representing the loudness of the difference
signal is obtained.

5. TESTS AND RESULTS
The features of the tests and the results obtained are
presented in the following.

5.1. Databases

The databases containing audio files and respective
subjective measures are not public available, so they are very
difficult to be obtained. Among the ten databases used in the
validation of the PEAQ method [6], three were exceptionally
discharged to this research, resulting in a total of 239 pairs of
files.

The files present in the databases have a large number of
features in terms degradation types and levels, as well in
terms of content. Therefore, despite this is not a large set of
files, it is representative enough to allow the extraction of
consistent results and conclusions.

5.2. Tests Description

The parameters whose individual results were
inappropriate to supply the neural network were eliminated
before the tests. From this selection, seven parameters from
the FFT-based model and four parameters from the filter
bank-based model remained.

Several configurations for the neural network were tested.
The configurations were obtained changing two parameters:
number of inputs for the neural network and number of
neurons in the hidden layer, as described next.

- Parameters used as inputs to the neural network: the
strategy to test the importance and contribution of each
parameter consisted, initially, in performing tests using all the
eleven parameters remaining from the selection stage as input
to the net; then, they were gradually eliminated and, after
each removal, the performance was computed. The
parameters with lower correlation with the subjective scores
were eliminated first. Tests showed that for four inputs or
less, the performance of the method drops quickly.

- Number of neurons in the hidden layer: the number of
neurons was varied from 2 to 25; such tests revealed that,
above six neurons, the correlations do not present a
significant improvement.

Finally, two-thirds of the files were used in the trainings
and one-third in the tests.

VIl CONVENGAO NACIONAL AES BRASIL, SAO PAULO, BRASIL, 26-28 DE MAIO DE 2003 5



BARBEDO E LOPES

5.3. Results

The criterion used to validate the method was the
correlation between the objective and subjective parameters.
The average correlation obtained for the three databases was
0.86 (1 is the best correlation value). This can be considered
an excellent result, especially if one considers that the best
mean correlations reached by the PEAQ did not exceed 0.84
[6]. The Figure 6 illustrates the performance of the MOQA
method. A higher concentration of points around the mapping
line indicates good results.

___Mopping Between Objective and Subjectve Measures - General _

Linecr Mapping Curve
15t st

as + 2nd sat
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Subjective Vakies (SDG)

25 2 15 4 05 0 05 1
Oblective Volues (MORA]

-4 as E

Fig. 7 - Signal-filtering scheme

This good performance is due to the extra information
extracted by the new parameters. Some of those parameters
showed a good individual performance. In particular, the
“detection probability” parameter, modified as shown in
Section 4.3, showed higher correlations with the subjective
values (0.71) than any other method prior to PEAQ. This is
the case of the DIX (Distortion Index) method [1], whose
structure was used in the development of the filter bank-
based model of the PEAQ method [6], and whose
correlations barely reached 0.7. Such performance becomes
even more impressive when one takes into account that this
parameter was implemented for the FFT-based model,
theoretically inferior to the filter bank-based model.
Therefore, it is likely that this parameter can reach an even
better performance if extracted after the application of a filter
bank. This implementation will be performed in the next
versions of the program.

Unfortunately, it is not possible to directly compare the
performances of PEAQ and MOQA, since the training and test
sets used in both cases are different. However, there are two
facts that turn the results presented earlier very significant:

- The databases used in the tests with the MOQA have a
range of conditions almost as large as that one found in the
ten databases used for the PEAQ tests, what means that the
MOQA was tested with the same hard circumstances faced
by the PEAQ method.

- The set of data used to train the artificial neural
network of the MOQA method was significantly smaller than
that one available for the PEAQ tests, what means that the
PEAQ method had the opportunity to be much better trained,
and then to generate a better mapping surface.

Therefore, as the set used in this work is limited but wide,
what turns more difficult to reach good results, it is possible to
say with a high degree of confidence that the MOQA reached a
better performance than PEAQ. Additionally, if the complete
set of data was available to the MOQA, it is very likely that it
would reach even better results, since it could be better trained.

INNOVATIONS ON THE OBJ. ASSESSMENT OF AUDIO QUALITY

It is important to detach that the improvement reached by
the MOQA is very significant, despite the little difference
between the correlations of both methods. Most of the effort
spent in the last years resulted in modest improvements, but
still deserved distinction [6]. Moreover, as high are the
correlations, more difficult is to reach results numerically
much superior. In this context, even the slightest
improvements are relevant.

5. CONCLUSIONS

The proposed method performed better than the PEAQ
method, which is currently adopted as standard by the ITU.
Such result is a consequence of the extra information extracted
from some new parameters. In particular, the “detection
probability” parameter supplied high quality information,
allowing the artificial neural network to generate a mapping
surface better fitted with the actual subjective values.

Despite the promising results, the performance of the
MOQA is still under the minimum desirable. On the other
hand, these are only preliminary results of a doctoring project
that intends to overcome many of the limitations exhibited by
the current methods.

Therefore, it is very likely that modifications to be
introduced in future versions of the program will improve its
functioning and increase the correlations. The good results
currently obtained indicate that this research can successfully
originate a totally new and efficient method.
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RESUMO
O objetivo deste trabalho ¢ implementar efeitos em sinais digitais de audio através de algoritmos capazes de
realizar operagdes matematicas que modifiquem as formas de onda destes sinais no dominio do tempo e no
dominio da frequéncia. No dominio do tempo implementaremos os efeitos: eco, delay, reverb, flanging e chorus.

Para o dominio da frequéncia implementaremos um equalizador de 6 bandas de frequéncia.

INTRODUGAO

A implementagdo dos efeitos no dominio do tempo (efeito
eco, efeito delay, efeito reverb, efeito flanging e efeito
chorus) e do equalizador de bandas para o dominio da
frequéncia baseia-se na modificacdo da forma de onda dos
sinais digitais de dudio.

Para o desenvolvimento deste trabalho, utilizamos
algoritmos compativeis com um software de modelagem
matematica capaz de mudar a estrutura dos sinais de audio,
gerando os efeitos desejados. Porém estaremos apresentando
aqui apenas algumas opera¢cdes matematicas necessarias na
implementagdo de cada efeito, relacionando as caracteristicas
naturais de cada um deles. Inicialmente, trabalhamos com um
arquivo de audio num formato padrdo com a extensdo .wav,
em seguida aplicamos os algoritmos responsaveis pela
implementagdo de cada efeito que realizam todas as
operagdes necessarias, em func¢do de alguns pardmetros
inseridos. Alguns detalhes sobre a implementacdo de cada
efeito serdo apresentados ao longo deste trabalho.

Mostraremos ainda um pouco da teoria que envolve os
efeitos que foram propostos para o dominio do tempo.

Apresentaremos alguns conceitos tedricos necessarios para
a implementagdo do efeito equalizador proposto para o
dominio da frequéncia. Falaremos um pouco sobre a teoria de
Banco de Filtros e mostraremos a técnica do Banco de Filtros
Modulados por Cosseno, mostrando como o equalizador
pode ser obtido aplicando estes conceitos.

Faremos ainda alguns comentarios sobre a implementagdo
e a aplicagdo dos efeitos deste trabalho, comparando os
resultados obtidos com os processadores de efeitos ja
existentes no mercado.

IMPLEMENTAGAO DOS EFEITOS
O diagrama da Figura 1 mostra todas as etapas necessarias
para a implementacdo de um efeito. O que muda de um efeito
para o outro ¢ somente a etapa do processamento.
O primeiro passo consiste em fazer a aquisigdo
digital de um sinal de dudio analédgico [1].

Apds a aquisi¢do, utilizaremos os algoritmos capazes de
modificar a estrutura de um sinal de audio produzindo o
efeito desejado.

Antes de realizarem as operagdes matematicas na etapa
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AUDIO AUDIO
ANALOGICO DIGITAL X[n] Y[n]
/ PC / CONVERSOR / PROCESSAMENTO / CONVERSOR PC
WAV / MATRIZ DO EFEITO MATRIZ / WAV

Figura 1 - Diagrama Geral.

do processamento, referentes a cada efeito, estes algoritmos
transformam um arquivo de dudio .wav em uma matriz de m
x n elementos, onde m representa o niimero de amostras do
sinal digital e n representa o numero de canais. Supondo que
estejamos trabalhando com um arquivo de audio estéreo (2
canais) gravado no formato .wav a uma taxa de amostragem
de 44.1kHz (qualidade de CD) [2] com uma duragdo de 10
segundos. Com a taxa de amostragem a 44.1kHz para 10
segundos de musica, teremos 441.000 amostras do sinal de
4udio gravado em cada canal. Sendo assim, apds a conversao
do arquivo .wav para uma matriz m x n, esta mesma tera
441.000 linhas e 2 colunas.

A primeira coluna desta matriz representa o canal 1, onde
cada elemento desta coluna representa o valor normalizado
de amplitude referente a cada amostra do sinal. A segunda
coluna representa o canal 2. Sabemos entdo que o elemento
aj; representa a primeira amostra do canal 1, o elemento a;,
representa a terceira amostra do canal 2 e assim por diante. A
normalizag¢do das amostras ¢ feita convertendo o maior valor
positivo de todas as amostras para 1 e o maior negativo para
—1. Sendo assim, o sinal normalizado tera amplitude variando
entre +1 e -1.

A etapa final consiste na conversdo do sinal processado da
forma matricial para o formato .wav que posteriormente
podera ser reproduzido pelo PC.

EFEITOS NO DOMINIO DO TEMPO

Apds a conversdo do arquivo .wav em uma matriz (etapa
comum em todos os efeitos), faremos uso de algumas
operagdes matematicas bastante simples nas amostras do
sinal que desejados modificar, produzindo os -efeitos
propostos para o dominio do tempo.

Efeito Eco

O efeito eco ¢ o mais simples de todos os efeitos. Ele ¢
obtido atrasando-se o sinal original de um numero d de
amostras, multiplicando este sinal atrasado por um ganho 4 e
somando este sinal resultante ao sinal original [3].

O diagrama de blocos da Figura 2 ilustra melhor as
etapas deste processo. O sinal original ¢ representado por
X/n] e o trecho selecionado do sinal ¢ representado por
X;[n]. Note que o trecho selecionado do sinal onde se quer
aplicar o efeito é definido inserindo valores em unidades de
tempo (inicio do intervalo e fim do intervalo). Estes valores
em tempo sdo convertidos, definindo assim, o intervalo de
amostras selecionado.

O eco é um efeito bem simples que pode ser bem
observado em quase todos os sons musicais. A repetigdo
atrasada do sinal selecionado ¢ facilmente percebida pelo
ouvido humano e interpretada pelo cérebro.

Efeito Delay

O efeito delay ¢é similar ao eco, porém com um nimero n
de repetigdes atrasadas, onde n depende da variavel de
entrada delay feedback p, a ¢ o ganho aplicado na repeticdo e
sdo relacionados pela seguinte equagdo [3]:

a=1-q(100-p)/ 100 (o1)

onde q = 1,2,3.,4,...,n enquanto a > 0 e p pode variar
entre 0 e 100%.

A variavel g, que inicialmente possui valor igual a 1, ¢
incrementada de uma unidade a medida em que uma nova
repeticdo ¢ gerada. Quando a variavel a assume um valor
negativo, o algoritmo interrompe a geracdo de novas
repetigdes, interrompe a incrementacdo da varidvel g e
finaliza o processamento.

A Figura 3 apresenta um diagrama de blocos explicativo
descrevendo passo a passo as etapas deste processo. O tempo
de eco ¢ o tempo de atraso em segundos entre as repeticdes
geradas pelo efeito. Essas repetigdes além de estarem
igualmente defasadas, ainda sofrem um decaimento de
amplitude linear produzido por este efeito. Vale a pena
esclarecer que este decaimento linear de amplitude acaba
soando como um decaimento exponencial para os nossos

X[n]
INICIO————=
I CONVERSOR ISNET'-IEER?\",SI'_“S‘ [ e s axie X Yl
t / amostras ﬂim—/,\ +
TEMPO DE ECO———= YT
GANHO DO ECO .

Figura 2 - Diagrama de Blocos do Efeito Eco.

VIl CONVENGAO NACIONAL AES BRASIL, SAO PAULO, BRASIL, 26-28 DE MAIO DE 2003 8




MACHADO E FERREIRA

IMP. DE EFEIT. EM SIN. DIG. DE AUDIO

ATRASADOR n GANHO n
] 7 -d
 —
X[n] ATRASIADOR 2
Y|
—> z -d \@ Z [n]
INICIO——= T 7
SELECIONA ATRASADOR GANHO 1
FIM ; Cﬁﬁ\r'niifff INTERVALO [ = 70 %
DESEJADO I
DELAY FEEDBACK ————= Tempo de Delay = d

Figura 3 - Diagrama de Blocos do Efeito Delay.

ouvidos. Isto se explica pelo simples fato de que a audigdo
humana ¢ sensivel a variagdes logaritmicas de amplitude
sonora. Portanto para atingir um decaimento que soe “linear”
para o ouvido humano, deveriamos aplicar um efeito que
produzisse um decaimento exponencial de amplitude.

O efeito delay também pode ser facilmente percebido
pelo ouvido humano caso o intervalo entre os atrasos seja
razoavel (maior que 0.1 segundos).

Assim como o eco, 0 delay também deve ser aplicado em
instrumentos solo, pois pode-se obter um som n3o muito
agradavel aplicado-o em varios instrumentos de uma vez. Ao
menos que objetivo seja obter uma sonoridade diferente, ou
mesmo tornar o som confuso propositadamente.

Efeito Reverb

A implementagdo do efeito reverb se assemelha bastante
com o delay. A diferenga ¢ que as amostras das repeticdes
impares (q = 1, 3,5,7,...,n) s@o subtraidas do sinal original ao
invés de somadas [3].

A Figura 4 apresenta o diagrama de blocos que descreve
este efeito. O Reverb Decay p € a variavel que ird definir o
decaimento do reverb relacionando o numero de repeti¢des

geradas. Os ganhos G, G; Gs G; e todos os outros com
indices impares assumirdo valores negativos garantindo
assim que as amostras das repetigdes impares serdo
subtraidas do sinal original ao invés de somadas.

O efeito reverb ¢ utilizado para simular o que chamamos
de “ambiéncia” de algumas salas ou ambientes com
caracteristicas de reverberagdo interessantes, como catedrais,
cavernas e grandes saldes. Ele pode ser usado em
praticamente todos os instrumentos que compdem uma
musica, dando uma “encorpada” no som de cada um deles.

Neste trabalho, foi implementado um tipo de reverb bem
simples. Profissionalmente, usam-se efeitos de reverb bem
mais complexos, utilizando combinagdes do modelo
simplificado para gerar as mais diversas reverberacdes
encontradas em ambientes especificos.

EfeitoFlanging

O flanging produz um efeito parecido com o eco, porém
o atraso f(n) entre cada amostra varia em fungéo dos valores
inseridos para algumas variaveis de entrada [3].

O diagrama da Figura 5 representa as etapas referentes ao
processamento deste efeito. O Flange Delay d é o tempo de

ATRASADOR n GANHO n
— 7 -d Gp
[ —
X[n] ATRAS:ADOR 2 GANHO 2 +
Y[n
—> Z -d Go + Z [ ]
INICIO——= ‘f A
SELECIONA ATRASADOR 1 GANHO 1
FIM———=] Cﬁ@é@ﬁ‘f’g INTERVALO || 70 >
DESEJADO 4\
REVERB DECAY — = Tempo de Reverb = d

Figura 4 - Diagrama de Blocos do Efeito Reverb.
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X[n]
INICIO————= i
SELECIONA ,
Fim——s= CONVERSOR INTERVALO |51 7-B(n) [ X oo, Yin]
DESEJADO i
FLANGE DELAY ——= Flange Delay = B

GANHO DO FLANGE

Figura 5 - Diagrama de Blocos do Efeito Flanging.

atraso maximo, em segundos, entre uma amostra do eco e sua
amostra correspondente no sinal original.

O sinal x; sofrera um atraso em relagdo ao sinal original,
porém as amostras deste sinal selecionadas possuem um
tempo de atraso entre elas variante. Esta variagdo ¢ definida
pela equag@o abaixo:

b=(d/2)* (1 - cos(w)) (02)

Onde b ¢ o atraso em amostras de uma amostra qualquer
do sinal selecionado em relagdio a sua amostra
correspondente no sinal original. Note que » assumira no
maximo valor igual a 4. Temos ainda como variavel de
entrada a Frequency Rate (w), sendo esta uma frequéncia em
radiano com que varia o atraso entre cada amostra do
intervalo selecionado em relag@o ao sinal original.

Efeito Chorus

O Chorus produz um efeito parecido com o delay, porém
o atraso entre cada intervalo varia em fungdo dos valores
inseridos para algumas variaveis de entrada. O diagrama da
Figura 6 representa as etapas referentes ao processamento
deste efeito. O Chorus Delay d, é o tempo de atraso maximo,
em segundos, entre os intervalos [3]. Na pratica, dependendo
dos valores inseridos nos parametros de entrada, fica dificil
diferenciar o som produzido por um efeito Flanging de um
outro produzido por um efeito Chorus. Alguns instrumentos

como violdo, baixo e 6rgdo, sobressaem-se melhor que outros
instrumentos neste efeito.

Dependendo dos valores inseridos em alguns parametros,
tais como, Frequency Rate, que determina a variagdo dos
atrasos entre os intervalos, e o Chorus Delay, teremos
resultados bastante estranhos que podem até descaracterizar o
sinal com efeito incorporado.

EFEITOS NO DOMINIO DA FREQUENCIA

Falaremos agora um pouco sobre a implementacao do
efeito Equalizador. Como estamos trabalhando com um
efeito que realiza modificagdes no espectro de frequéncia de
um sinal de dudio digital, todas as caracteristicas e alteragdes
deste espectro s poderdo ser observadas no dominio da
frequéncia e ndo no dominio do tempo, como era percebido
na implementagdo dos efeitos anteriores.

Efeito Equalizador

O objetivo ¢ trabalhar com um equalizador de 32 bandas
lineares, ou seja, igualmente espacadas entre si. As bandas
sdo como filtros passa-faixas que permitem a passagem de
um som numa determinada faixa de frequéncia.
Para gerar as 32 bandas lineares utilizamos um filtro
prototipo com 64 coeficientes. O nimero de coeficientes de
um filtro determina a sua ordem, neste caso temos um filtro
de ordem 63. Quanto maior a ordem de um filtro, melhor sera
a sua selecdo de uma determinada faixa de frequéncia. A

ATRASADOR n GANHO n
—{ z () an
[ —
X[n] ATRAS’ADOR 2 GANHO 2 +
L 7B S (s ) N
INICIO—= A
SELECIONA ATRASADOR 1 GANHO 1
e CoNvERsor [ SEECONA 1| Tl LTS
DESEJADO ¢
CHORUS DELAY ——————= Chorus Delay =

Figura 6 - Diagrama de Blocos do Efeito Chorus.
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Figura 7 - Diagrama das Etapas da Logica do Efeito Equalizador.

Figura 7 mostra um diagrama que descreve as etapas para a
aplicacdo do efeito equalizador em um sinal x de entrada.
Para implementagdo do efeito Equalizador utilizamos a
técnica do Banco de Filtros. Um Banco de filtros nada mais é
do que uma sequéncia de filtros. Estes filtros, também
chamados de Filtros de Analise, sdo convoluidos com o sinal
de entrada x fazendo a divisdo deste sinal em 32 bandas
lineares de frequéncia [4]. O nimero de bandas do sinal
resultante sera sempre igual ao numero de filtros de
compdem o Banco de Filtros.

O Banco de Filtros ¢ criado a partir da teoria da
Modulagdo por Cosseno. Para simplificar este assunto,
diremos que cada filtro de andlise é criado aplicando a
equagao 3.

Onde & € o indice do filtro de andlise, n € o nimero de
canais para o sinal de audio de entrada, sp é a resposta
impulsiva do filtro protdtipo utilizado, M é o niimero de
bandas dos filtros e N a ordem dos filtros [5] [6].

A divisdo do sinal de entrada em 32 bandas lineares,
formam outros 32 sinais. Para cada sinal formado aplicamos
um ganho independente criando assim um equalizador de 32
bandas de frequéncia.

Porém vale lembrar que o ouvido humano ¢ sensivel
apenas as variagdes logaritmicas de frequéncia. Isto significa
dizer que quando percebemos variacdes lineares de
frequéncia, na verdade estamos variando a frequéncia
logaritmicamente. Na pratica, o intervalo entre cada banda ¢é
definido em oitavas. Transformaremos entdo as 32 bandas
lineares em 6 bandas de oitavas.

Na implementacdo do efeito, esta transformagao ¢ feita
ainda nos filtros de andlise, pois assim necessitamos de
menos filtros e consequentemente menos convolugdes serdo
realizadas com o sinal de entrada, diminuindo o custo
computacional no processamento. A transformagdo ocorre

fazendo-se o somatdrio dos filtros lineares obtendo-se os
filtros em oitavas. A equacao 4 descreve de que forma este
somatorio € feito, com 0 </<M-1e1<0<C.Onde!/é¢ a
banda linear ¢ o sua banda correspondente em oitavas.

Temos também que hh,(m) é o Filtro em Oitavas
correspondente ao Filtro Linear /;(n).

A Figura 8 mostra uma tabela que relaciona as bandas
lineares, com as bandas em oitavas e suas respectivas
larguras em frequéncia, que estaremos utilizando neste
projeto.

Banda em Oitavas Banda Linear Faixa de Frequéncia
1 1 0-689 Hz
2 2 689-1378 Hz
3 34 1,378- 2,756 kHz
4 56,7,8 2,7%6-5512kHz
5 9,10, 11, 12, 13, 14, 15, 16 5512- 11,025 kHz
6 17,18, 19, ..., 30,31, 32 11,025 - 22050 kHz

Figura 8 —Tabela Relacionando Bandas, Oitavas e Frequéncias.

Sendo assim, sempre que o usudrio deste programa quiser
dar um ganho numa determinada banda (em oitavas),
automaticamente o algoritmo encontrard qual ou quais serdo
as bandas correspondentes na escala linear.

Na Figura 9a ¢ mostrada a resposta em frequéncia das
bandas lineares, ja a Figura 9b mostra a divisdo destas bandas
em oitavas.

Apos a modificagdo do ganho das bandas selecionadas
do sinal x, devemos agora recompor todas bandas somando
os sinais XC; e formar um unico sinal de saida y.

H(k,n)=2hp(n)cos {[2(k-1)+171*[ ©/(2M)][(n-1)~((N)/2)]+[(-1%") n/4]} (03)
hh;(n) = hy(n) e hhy(n) = ¥, hy(n), 22 <7 <20V -1 (04)
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Figura 9 - (a) Resposta de Frequéncia das Bandas Lineares e (b) Separadas por Oitavas.

CONCLUSOES

Pudemos observar que todos os efeitos propostos neste
trabalho obtiveram um bom resultado, se compararmos aos
programas de processamento de dudio para PC existentes no
mercado. Os processadores de efeitos profissionais de
altissima qualidade necessitam de melhor capacidade de
processamento para suportar o custo computacional
envolvido na implementac@o dos efeitos.

Vale mencionar ainda a necessidade de identificagdo de
quando e onde cada efeito deve ser aplicado numa musica, a
fim de se evitar resultados indesejaveis no sinal processado.
Normalmente os efeitos sdo aplicados de forma suave, a fim
de ndo comprometer muito o som original.
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RESUMO

Neste trabalho, 0 uso de fungbes de aproximacado classicas no projeto de divisores de freqliéncia serd abordado
sob dois aspectos. Primeiramente, ird se mostrar que a utilizagdo da funcéo Bessdl no projeto de um divisor de
fregliéncia devido apenas a sua boa caracteristica de fase ndo é coerente, uma vez que essa propriedade s ocorre
em filtros passa-baixa. Em seguida, mostra-se que as caracteristicas dos alto-falantes reais impedem que a
resposta em freqiiéncia de um divisor de fregiiéncia possua as caracteristicas das fungdes cléssicas.

INTRODUCAO

A banda de dudio, normamente considerada como
sendo a faixa compreendida entre 20 e 20000 Hz, néo
pode ser reproduzida com qualidade por apenas um
ato-falante devido a sua grande extensdo. A solugdo
para esse problema é separar o espectro de frequéncia
do sina elétrico a ser convertido em pressdo sonora em
duas ou mais bandas e destinar um ato-falante
especifico para reproduzir cada uma dessas faixas de
freqléncia

Redlizar esta divisdo é a principal funcdo de um
divisor de freqiiéncia (DF), ou crossover, que € um

conjunto de filtros elétricos responsavel por determinar
0 espectro de freqiiéncia do sinal elétrico enviado a
cada transdutor do sistema. Neste trabalho, sistema é o
conjunto formado pelo DF e pelos alto-falantes.
Normalmente, o projeto de um DF é baseado em uma
funcdo de aproximacdo classica, sendo que as mais
utilizadas sdo as funcBes Butterworth [1], Bessel [1] e
Linkwitz-Riley [2], formada pela cascata de duas
funcbes Butterworth idénticas. Essas funcdes possuem
caracteristicas particulares. a funcdo Butterworth é
monotdnica em toda a faixa de frequiéncia e apresenta a
maxima planura possivel na banda de passagem; a
funcéo Bessel causa o menor desvio dos atrasos de fase
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e grupo na banda passante; a func@o Linkwitz-Riley
gera DFs de duas vias com resposta em freqiiéncia
plana, sem sobrepassamento em torno da freqiiéncia de
cruzamento. Entretanto, deve-se ter em mente que em
um DF real essas caracteristicas nunca sdo preservadas.
O primeiro objetivo deste trabalho € mostrar que néo
se deve utilizar como Unico critério de escolha da
fungdo Bessel para o projeto de um DF a sua boa
caracteristica de fase na banda passante, quando se
compara com as demais fungdes cléssicas, pois ta
propriedade s6 existe em filtros do tipo passa-baixa. Na
segunda parte, mostra-se que como o ato-falante ndo &
uma simples resisténcia, os filtros de um DF passivo
nunca sdo Butterworth, Bessel ou Linkwitz-Riley, pois
acarga de um filtro passivo influencia na sua fungéo de
transferéncia (FT). Além disso, tanto nos DFs passivos
guanto nos ativos, € interessante alterar os valores dos
componentes calculados através de férmulas classicas,
gue consideram o alto-falante uma resisténcia pura, de
modo a compensar os efeitos das nédo-idealidades dos
alto-falantes na FT do sistema. Tal tarefa pode ser feita
tanto por um método empirico quanto por otimizag&o.

MODELAMENTO DE UM DIVISOR DE FREQUENCIA

Grandezas Associadas a um Alto-Falante

Neste trabalho, duas grandezas associadas a um
alto-falante serdo mencionadas. a sua impedancia
equivalente e a sua FT. Considere a Fig. 1, onde “vc”
significa voice cail, ou sgja, a bobina de voz.

: —

E9 O+ . P(9)

Fig. 1 - Grandezas associadas a um alto-falante.

A impedancia equivalente de um alto-falante é
definida como a relagdo entre a tensdo aplicada nos
seus terminais e a corrente que circula através deles:

Z,,(8) = B (5)/1,:(9) D

A FT de um dto-falante é a relagdo entre a pressdo
sonora produzida em um ponto do espaco e a tensdo
aplicada nos seus terminais:

T(s) = P(5)/ B (9) 2

Divisores de Freqiiéncia Ativos e Passivos

O sistema formado pelo DF e pelos ato-falantes
pode ser representado pelo diagrama de blocos da
Fig. 2, onde na entrada se tem o sina elétrico e na
saida, a pressdo sonoratotal produzida em um ponto do
espaco. ldeamente, um DF deve fazer com que a
pressdo sonora na saida sgja andloga ao sinal elétrico
de entrada, independentemente da freqiiéncia.

CONSID. USO FUNG. TRANSF. CLAS. PROJ. DIV. FREQ.

E(S)— H:(9

Fig. 2 — Sistema formado pelo divisor de freqiiéncia e alto-falantes.

—> R.(9)

Este sistema pode ser construido com um DF passivo
ou ativo. A Fig. 3 mostra a forma de ligaco de um DF
passivo e a Fig. 4, ade um DF ativo. Por simplicidade,
representou-se DFs do tipo paralelo de duas vias. O
indice “1” representa a via passa-baixa, o indice “2”, a
viapassa-dltae o indice“T”, o sistema completo.

\ [
E (9 | EW_l(s)ﬁ]

— *R (S
+
Evcz (S)
Fig. 3 — Divisor de frequéncia passivo.
P9

Fig. 4 — Divisor de frequéncia ativo.

Idealmente, ambos os tipos podem realizar a mesma
FT. Entretanto, hd uma diferenga bésica na posi¢cdo em
gue podem ser dispostos em relacdo ao amplificador de
poténcia. Por ssimplicidade de projeto e disponibilidade
no mercado, a grande maioria dos DFs ativos sdo
construidos com  amplificadores  operacionais
convencionais, que sao incapazes de gerar a poténcia
necessaria para aimentar um alto-falante diretamente.
Por esse motivo, os DFs ativos devem ser montados
antes do amplificador de poténcia que alimenta o
ato-falante (Fig. 4). Conseglentemente, deve-se
utilizar um amplificador de poténcia para cada via do
sistema. No caso de DFs passivos, o problema de
poténcia ndo existe e eles podem ser montados antes ou
depois do amplificador. Se colocados antes (Fig. 4), ha
a vantagem de que a carga de cada um dos filtros do
DF ¢é a ata impedancia de entrada do amplificador de
poténcia. Se colocados entre o amplificador de
poténcia e os transdutores (Fig. 3), a carga de cada
filtro do DF é a impedancia equivalente do transdutor
que o filtro esta aimentando. Esse fato complica
bastante o projeto do DF, ja que a carga de um circuito
passivo altera a sua FT. Apesar dessa desvantagem,
essa montagem é a mais utilizada e serd considerada
como padréo neste trabalho. Essa preferéncia se deve
ao fato de que quando montado dessa forma, o DF
pode ser incorporado dentro da caixa acUstica,
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juntamente com os seus ato-falantes, além de ser
necess&rio apenas um amplificador de poténcia para
todo o sistema.

Equacionamento de um Divisor de Freqiéncia

Nesta secdo, sera apresentado o equacionamento de
um DF. A FT do amplificador de poténcia, ou dos
amplificadores de poténcia no caso de DF ativo, sera
desconsiderada, pois na faixa de operacdo dos DFs
pode-se assumir que o amplificador de poténcia esta
atuando na sua faixa plana.

A pressdo sonora total produzida pelo sistema é a
soma das pressdes sonoras produzidas por cada uma de
suas vias. Portanto:

R (s)=R(s)+ F(9) (©)
As FTsdas vias k sdo independentes e dadas por:
H (8) = R(9)/E (9) 4

Combinando as equacdes (3) e (4), pode-se escrever
a pressdo sonora produzida pelo sistema como:

R (8) = H.(S)xE (8)+ H, () xE (5) (5)
de onde determina-se que:
Hi (9 =R (9/E (9 =H,(9+H, (5  (6)
Portanto, fica evidenciado que o projeto de um DF
paralelo pode ser feito via a via, pois a FT do sistema
completo é a soma das FTs de cada uma de suas vias.

Conforme se observana Fig. 3, aFT de umaviapode
ser dividida em dois termos:

R(S) _ Ew(9) RS

MOTEe T Ee R
O termo:
F(9) - En(9/E, (9 ®
éaFT dofiltro davia O termo:
T(9 = R(9/En(® ©

€ a FT do transdutor. Assim, cada via é formada por
dois sistemas independentes em cascata, cuja FT &

H, (s) = R (8) Ty (s) (10)
Portanto, iremos abordar neste trabalho trés tipos de

FT: aFT do sistema H,(s), aFT daviak H(s) eaFT
do filtro daviak F,(s).

CONSID. USO FUNG. TRANSF. CLAS. PROJ. DIV. FREQ.

EFEITO DAS TRANFORMACOES EM FREQUENCIA
NA FASE DE FILTROS BESSEL

A funcdo Bessel é uma aproximagdo de ordem n da
funcdo de fase linear, que é dada pela equacéo (11):

L(s)=Ke™ (11)

Pode-se facilmente notar que esta fun¢éo possui uma
faselinear para s= jo,queé —oT,.
Um parémetro comumente utilizado para averiguar o

comportamento da fase 6(w) de uma funcéo é o atraso
defase[1], que é definido como:

(o) = —@ (12)

Portanto, o atraso de fase da funcéo de fase linear é
constante eigual a T,

O fato de a funcdo Bessal ser uma aproximacdo da
funcBo de fase linear I|he confere agumas
particularidades. A funcdo Bessel € a que apresenta a
menor dispersdo do atraso de fase na banda passante
dentre todos os filtros polinomiais classicos, como
Butterworth ou Chebyshev, o que significa que é a
aproximagdo classica cuja fase mais se aproxima de
uma reta na banda passante. Além disso, ao contrario
dos outros tipos de aproximagdo, quanto maior for a
ordem n do filtro Bessel, melhor sera a aproximacao da
equacdo (11) e, portanto, maior a faixa de freguéncia
em que a sua fase se mantém aproximadamente linear.

Entretanto, a boa caracteristica de fase na banda
passante da fungéo Bessel passa-baixa ndo é preservada
guando se aplica uma transformacdo em freqiéncia,
para se projetar filtros Bessel passa-alta, por exemplo.

Para demonstrar este problema, iremos comparar um
filtro Bessel com um Butterworth, ambos de quarta
ordem. A variavel s serd normalizada pela frequiéncia
de cruzamento do sistema, conforme a equacédo (13).
As funcgBes passa-baixa Bessel e Butterworth sdo dadas
pelas equactes (14) e (15), respectivamente. Os atrasos
de fase destas duas funcdes estdo mostrados na Fig. 5.

5= (13)
O‘)C
Hyer (5) = L (14)
187 5% +2,6135% +3,415% + 2,6135 +1
1
Hyes (5) = 15
105 (S) 5% +3,1235°% + 4,3952 +3,2015 +1 (19)

Pode-se notar que a dispersdo do atraso de fase na
banda passante da fungéo Bessel € bem menor que ada
funcdo Butterworth. Esse fato comprova que a fase da
funcéo Bessel se aproxima muito de uma reta na banda
passante, diferentemente da fungéo Butterworth.
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Fig. 5 — Atraso de fase das fungdes passa-baixa e passa-alta.
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s

Atraso de fase (s)
(3]

v

1

Aplicando atransformacdo passa-baixa passa-alta [1]
nas equacdes (14) e (15), determinam-se as fungdes
passa-alta de quarta ordem Butterworth e Bessel, dadas
pelas equactes (16) e (17), respectivamente.

54

4 +2,6135°% +3,415% + 2,6135 +1

(16)

HZBT (§) = 5

54

H 2BS (5)=

17
5% +3,1235°% + 4,395% + 3,2015 +1 (17)

As curvas de atraso de fase destas duas fungdes séo
iguais as das respectivas funcdes passa-baixa (Fig. 5).
Em um filtro passa-alta, a banda passante inicia na
fregiiéncia de 1rad/s. Nessa regido, a funcdo Bessel
ndo possui mais um atraso de fase praticamente
constante e, conseqlientemente, a sua fase ndo é mais
préxima de uma reta. A vantagem da funcdo Bessel
sobre a Butterworth desapareceu, pois ambas possuem
caracteristicas de fase ruins. Sendo assim, fica provado
gue a vantagem de fase aproximadamente linear na
banda passante do filtro Bessel sobre o Butterworth, ou
sobre qualquer outra aproximagdo classica, existe
apenas para o caso de filtros passa-baixa.

Portanto, escolher a funco Bessel para o projeto de
um DF baseando-se apenas na sua boa caracteristica de
fase ndo é coerente, pois um DF € composto por, no
minimo, um filtro passa-baixa e um passa-alta. Deve-se
verificar todas as caracteristicas (magnitude, fase e
tempo) antes de se optar pelafuncéo a ser utilizada.

PROJETO DE DIVISORES DE FREQUENCIA

O uso de FTs cléssicas no projeto de DFs seria
perfeito se o alto-falante fosse um elemento ideal, ou
sgja, com impedancia equivalente puramente resistiva e
resposta em frequiéncia com magnitude constante e fase
linear. Porém, sabe-se que a impedéancia equivalente e
a resposta em freqiéncia de um ato-falante sdo
funcBes complexas e que interferem na FT do sistema.
Essainterferéncia é diferente em DFs passivos e ativos.

CONSID. USO FUNG. TRANSF. CLAS. PROJ. DIV. FREQ.

No caso de um DF passivo, o alto-falante influencia de
duas maneiras na FT de uma via: através de T(s) e da
sua impedéancia equivaente, que age sobre F(s). Ja no
caso de um DF ativo, apenas a FT do transdutor age na
FT da via, ja que a FT do filtro é independente da
impedancia equivalente do transdutor.

Projeto de Divisores de Frequéncia Passivos

Um DF passivo é formado unicamente por resistores,
indutores e capacitores. Como exemplo de projeto,
considere o DF passivo de segunda ordem mostrado na
Fig. 6. O resistor em série com o transdutor da via
passa-alta serve para compensar a maior sensibilidade,
em geral, do ato-falante da via passa-alta em relagdo a
do alto-falante da via passa-baixa.

/(Zj\ L Ea(9 t#ﬂ

T
| /RZ\,+ «R(9)
< L$ acz(s)zm

Fig. 6 — Divisor de frequéncia passivo de segunda ordem.

A FT dofiltro passa-baixa &

Evs(S) ULC,
F (s) = = 18
T R B e
Zvcl(s)cl Llcl
A FT dofiltro passa-dta &
Ee(9) G s
F,(s) = - 19
IS SV
(Rz + Zvc2 (S))CZ L2C2
onde:
29 20

TR +Z,,(9

O projeto do DF consiste em achar os valores das
varidveis de (18) e (19) que satisfagam a FT desgjada
para o circuito. Por exemplo, se quisermos projetar um
DF do tipo Butterworth de segunda ordem, com
o, = 21800 rad/s, as FTs desejadas sero:

2,5266x 10"
F (s) = d 21
() s? + 7108, 65+ 2,5266x 10’ 1)
SZ
F.(s)=G 22
2(9 s? + 7108, 65+ 2,5266x 10’ (22)
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Igualando as equacdes (18) e (21), e considerando a
impedancia equivalente do transdutor puramente
resistivaeigual a8 Q, calculam-se os seguintes valores
para os componentes da via passa-baixa: L, =2,3mH e
C, = 17,584 nF. O procedimento deve ser repetido para
a via passa-alta, sabendo-se qual o valor da atenuagéo
G necessaria para o circuito. As formulas para caculo
de DFs passivos, considerando transdutores com
impedéancia equivalente puramente resistiva, podem ser
facilmente encontradas na literatura, como em [3].

Entretanto, sabe-se que a impedancia equivalente do
transdutor ndo é puramente resistiva. Como esse
parametro entra no cdculo das FTs dos filtros,
conforme mostram as equacdes (18) e (19), os filtros
calculados, narealidade, ndo sdo do tipo Butterworth.

Outro ponto importante € que as FTs das vias sd0
dadas pelo produto entre as FTs dos seus filtros e FTs
dos respectivos transdutores (equagdo (10)). Assim,
mesmo se as FTs dos filtros fossem Butterworth, as
FTs das vias ndo seriam Butterworth. Como a FT do
sistema € a soma das FTs das vias (equacgéo (6)), o
sistema também néo é Butterworth.

Projeto de Divisores de Freqiiéncia Ativos

No caso de DFs ativos, a impedancia equivalente do
transdutor ndo interfere nas FTs dos filtros. Portanto,
ao contrario do caso passivo, € possivel projetar DFs
ativos cujos filtros possuam uma F(s) cléssica.

O procedimento de projeto € 0 mesmo do caso
passivo: basta deduzir as FTs dos filtros, comparé-las
com as FTs desgadas e calcular os valores dos
componentes dos filtros.

Entretanto, as FTs dos transdutores continuam a
interferir na FT do sistema completo, equacéo (10).
Sendo assim, apesar de as F(s) serem ideais, as FTs das
vias H(s) ndo serdo, devido a agdo das FTs dos
transdutores T(s). Como consequiéncia, a FT do sistema
H.(s) ndo seraigual afunco desejada.

Projeto de Divisores de Frequéncia Considerando
as Caracteristicas Reais dos Alto-Falantes

No projeto de um DF, o que € realmente importante
sd0 as FTs das vias e ndo as FTs dos filtros, pois se esta
interessado em obter um bom resultado acUstico e ndo
propriamente que a tensdo aplicada nos transdutores
tenha o comportamento ideal. Como as FTs das vias
sdo dadas pelo produto entre F(s) e T(s) (equagdo (10)),
pode-se modificar F(s) de modo que a resposta em
freqliénciada via H(s) figue mais proxima da desgjada.

Modificar F(s) significa aterar os valores dos
componentes do filtro. Pode-se partir dos valores
calculados via férmulas classicas e modificalos
empiricamente até se obter um resultado satisfatorio.
Outra opcdo é utilizar métodos numéricos, que sdo a
base dos programas de otimizacdo de DFs.

Como exemplo deste segundo método, projetou-se
um DF passivo de duas vias, segunda ordem, do tipo
Butterworth, utilizando o programa DivCalc,

CONSID. USO FUNG. TRANSF. CLAS. PROJ. DIV. FREQ.

apresentado em [4]. O DF projetado estd mostrado na
Fig. 7. Esse projeto foi feito com base nas curvas
medidas de impedancia equivalente e resposta em
freqiiéncia dos transdutores. Pode-se notar a diferenca
entre os valores calculados considerando alto-falantes

com impedancia equivalente de 8 Q.

+[] [15SW1P
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|
547uF o 2847Q .
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Fig. 7 — Divisor de frequéncia passivo de segunda ordem otimizado.
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A Fig. 8 mostra as curvas de SPL real eideal. O SPL
produzido pelas vias na banda passante € bem préximo
do ideal, o que ndo ocorreu na banda de rejeicdo.
Entretanto, € interessante que o SPL produzido pelavia
na banda de rejeicdo tenha uma inclinagdo maior do
gue a da funcdo desgada, porgue quanto menor a
influéncia da via fora da sua faixa de operacdo, mais
plano serd 0 SPL produzido pelo sistema.
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\ — Curvas ideais \

—— Curvas reais bl - \.
/r\ ;
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Frequéncia (Hz)
Fig. 8 — Curvas de SPL reais e ideais.
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Na Fig. 9, mostra-se as curvas ideais e reais do SPL
produzido pelo sistema. Um fato importante deve ser
ressaltado. Idealmente, os transdutores de um DF de
duas vias segunda ordem devem ser ligados fora de
fase para evitar o ponto nulo da resposta na freqiiéncia
de cruzamento (Fig. 6) [3,4]. Porém, por simulagdo, foi
verificado que com os transdutores conectados em fase,
esse projeto apresenta um melhor resultado (SPL mais
plano). Por esse motivo, os transdutores foram ligados
em fase no DF protétipo (Fig. 7). Esse fato ocorreu
porgue tanto a resposta em freqiéncia quanto a
impedancia equivalente de um ato-falante sGo muito
diferentes do considerado como ideal. Portanto, no
projeto de um DF, todas as possibilidades de ligacdo
devem ser testadas, para poder se optar pela que
apresente o melhor resultado.
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Fig. 9 — Curvas de SPL real e ideal produzidas pelo sistema.

Na Fig. 10, mostram-se as curvas de fase da pressao
sonora real e ideal produzida pela via passa-baixa
Nota-se a grande diferenca na fase da pressdo sonora
produzida em relago a da fungdo Butterworth, que vai
de zero a—180°. A fase iria decair abaixo de -4000°, o
gue s6 ndo ocorreu porque acima de 3kHz, o SPL
produzido j& é muito baixo, menos de 30 dB, o que
gerou erros de medida. O fato de a fase atingir tal valor
indica que apesar de o filtro utilizado ser de segunda
ordem, a FT da via possui uma ordem muito maior,
devido ao alto-falante. Somente pela fase ndo se pode
tirar conclusdes a respeito da ordem davia, porque se a
FT do transdutor possui zeros no semiplano lateral
esguerdo, a fase decai mais, e se possui zeros no
semiplano lateral direito, a fase decai menos. Mas as
ondulagdes na curva de SPL (Fig. 8) evidenciam a ata
ordem do sistema, muito maior do que a que seria
obtida caso a ordem do alto-falante fosse aquela dada
pelos modelos T-S [5]. Portanto, é impossivel corrigir
todas as imperfei¢des da resposta em fregliéncia de um
alto-falante utilizando apenas um filtro de baixa ordem
em série. Apesar disso, os DFs realizam a sua tarefa de
permitir que ato-falantes que reproduzem faixas de
fregliéncia diferentes operem no mesmo sistema.

1000

0
\\‘\
1000t B - .
= — Curva ideal
§ — Curva real
000} ,
Q
&
-3000 = ]
r~
4000 fied I /\J :
-5000
10° 10° 10"

Frequéncia (Hz)
Fig. 10 — Curvas de fase da presséo sonora real e ideal.
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CONCLUSOES

Neste trabalho, 0 uso de FTs classicas no projeto de
DFs foi discutido. Mostrou-se que a boa caracteristica
de fase da funcdo Bessel ndo deve ser 0 Unico aspecto a
ser levado em consideracdo na sua escolha para o
projeto de um DF, pois essa caracteristica s6 ocorre em
filtros passa-baixa. Em seguida, foi verificado que as
caracteristicas de impedéancia equival ente e resposta em
fregiéncia dos transdutores reais impedem que um DF
possua uma FT ideal, pois € impossivel corrigir todas
as imperfeicbes produzidas por um elemento de alta
ordem como um alto-falante utilizando apenas um
filtro de baixa ordem. Ainda assim, os DFs se prestam
a funcdo que desempenham: permitir que alto-falantes
gue reproduzem faixas de freqiiéncia diferentes operem
Nno Mesmo sistema.
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RESUMO
Equalizadores de audio-freqliéncia sdo de grande importancia na reproducdo de sinais em sistemas de dudio e
som. Assim, para um melhor entendimento do papel que os equalizadores desempenham em tais sistemas, este
artigo discute algumas caracteristicas basicas inerentes a todos os equalizadores, independente da tecnologia

usada em seu projeto.

1. INTRODUCAO

Se existissem condigdes perfeitas para a reproducéo dos
sons, ou sgja, se todo o sistema envolvido (fonte sonora +
amplificadores + caixa aclstica + ambiente + resposta do
ouvido humano) tivesse uma resposta em freguéncia
perfeitamente plana, talvez os equalizadores de audio (EQAS)
ndo tivessem raz8o para existir. Entretanto, sabe-se que o
sistemareal estd bem distante das condicOes ideais desgjadas,
justificando a necessidade de tais sistemas de equalizagéo.

Considerando que a faixa de fregiiéncia audivel para os
seres humanos localiza-se, aproximadamente, entre 20 Hz e
20kHz, um EQA fornece a possibilidade de aterar as
caracteristicas de magnitude da resposta em freqiiéncia do
sistema na referida banda (Fig. 1), minimizando perdas
auditivas dos ouvintes [1], ou eliminando realimentagdes
acusticas do ambiente, tornando a resposta do sistema a mais
plana possivel. Além do mais, os EQAs sdo também
utilizados para gjustar a distribuicéo de freqiiéncias dos sinais
audivels ao Nosso gosto pessoal, uma vez que a resposta em
freqUiéncia do nosso ouvido ndo é plana e ndo é amesma para
cada ouvinte em particular. Outra aplicacdo interessante dos
EQAs é na producao de efeitos sonoros especiais.

Equalizando a Resposta em Frequéncia de um Sistema
20

Magnitude (dB)

v
i )
3 -
'

RS i
—— Resposta em Frequéncia do Sistema

B Resposta em Frequéncia do Equalizador
= Resposta em Frequéncia do Sistema Corrigido
o 0 Tk Tk
Frequencia (Hz)
Fig. 1: Corrigindo a resposta em freqiiéncia do ambiente.

Este artigo é organizado como segue. A Segdo 2 apresenta
um breve historico sobre o surgimento e a evolugdo dos
EQAs. A Secdo 3 classifica os EQAS em relacdo aos seus
parémetros de controle. A Secdo 4 apresenta a funcdo de
transferéncia (FT) do equalizador tipo bump, a qual é a base
para o controle de amplitude dos EQAs gréficos,
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paramétricos e paragraficos. A Secdo 5 discute o efeito da
combinagdo, ou interpolacdo, das amplitudes de freqiiéncias
vizinhas, comparando topologias com Q-constante e
Q-ndo constante (proporcional), caracteristicas inerentes aos
EQAs gréficos. A Secéo 6 estuda o efeito da largura de banda
em EQAs gréficos de 1/3 oitava, considerando as
configuragdes série e paralela. Uma breve discussdo sobre o
comportamento da fase, a qual apresenta caracteristica de
fase minima, é discutida na Segdo 7. Finalmente, na Secdo 8
s80 apresentadas as conclusdes deste artigo.

2. BREVE HISTORICO SOBRE EQUALIZACAO DE

AUDIO

Em um passado ja distante, nos primordios da telefonia,
guando longos comprimentos de cabos eram empregados
para transmitir a voz em grandes distancias, verificou-se que
uma importante porgdo do sina era atenuado ao longo do
caminho. Em principio, imaginavarse que uma simples
amplificacdo resolveriatal problema. Entretanto, observou-se
gue a atenuacdo do sina dependia da freguéncia, levando
alguns componentes do espectro a sofrer maior degradacdo
do que outros. Como solugdo, desenvolveram-se circuitos
que amplificavam o sinal de voz de forma diferenciada,
buscando preservar um mesmo nivel de amplitude para todas
as freqiéncias do sinal. Tais sistemas foram denominados
equalizadores de sinais de voz.

A primeira vez que se utilizou um equalizador com
caracteristicas gjustaveis, objetivando melhorar a qualidade
de sinais de audio, foi nos anos 30 por John Volkman [2]. T4
aplicagcdo visava equaizar 0 sistema de som de um cinema,
gue na época exibia os primeiros filmes que incorporavam
audio aimagens, mas cuja qualidade de reproducdo era muito
pobre. Ao contréario dos equalizadores empregados em redes
telefdnicas, que uma vez projetados ndo permitiam faceis
ajustes em suas caracteristicas, ficando incorporado a uma
rede telefonica especifica, o equalizador desenvolvido por
Volkman era um equipamento flexivel, o qua permitia ser
instalado a qualquer sistema de som j& existente, possuindo
ajustes relativamente féceis. Neste mesmo periodo, a
indistria cinematogréfica de Hollywood comegou a
desenvolver outros sistemas de equaizagdo gjustavels,
visando seu uso em pds-producéo de efeitos sonoros, como
também pararea ¢ar dialogos em alguns de seus filmes.

Durante os anos 40 e 50, devido & 2* Guerra Mundial e
suas conseqiiéncias, ndo surgiu muita coisa nova nesta area.
A maioria das aplicagbes dos EQAs restringiase a
pos-producdo para a industria cinematografica. Porém, em
1958, o professor W. Rudmose aplicou, com sucesso, na
sonorizagdo do Aeroporto de Dalas (Love Field) novas
técnicas de equalizacdo aclstica. Em 1962, professor C. P.
Boner da Universidade do Texas (Austin), muito conhecido
por seus trabalhos em equalizagdo acUstica, desenvolveu uma
simples e importante teoria. Essa teoria baseia-se na hipotese
de que quando ocorre uma realimentacdo acUstica esta
acontece em uma determinada freqiéncia. Para eliminar tal
realimentacdo, é suficiente atenuar esse componente de
freqiéncia via um filtro rgeitafaixa sintonizado nagquela
freqUéncia. Assim, com o desenvolvimento desses filtros, o
professor Boner fundamentou sua teoria para realimentacdo
aclstica. Desde estdo, houve um grande desenvolvimento dos
EQAs, podendo-se citar: os EQAs gréficos de 1/3 oitava,
EQAs gréficos de Q-constante (largura de banda constante),
EQAs paramétricos, dentre outras estruturas de equalizagéo,
usando tecnologias analdgica ou digital.
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3. CLASSIFICACAO DOS PARAMETROS DE
CONTROLE DOS EQUALIZADORES DE AUDIO

Controle de Tonalidade
E um tipo de EQA muito simples e bastante utilizado.
Geramente opera em duas bandas: baixas freqiiéncias
(graves) e altas fregiiéncias (agudos). E também conhecido
como equaizador shelving [3], devido a sua curva
caracteristica, a qual apresenta resposta plana em baixas ou
dtas fregliéncias, ao contrario dos demais EQAs, que
apresentam picos na frequiéncia de interesse (bump). Sua FT
para baixas frequéncias é dada por
T9=2, ®
s+B
onde A e B s8o os par@metros do sistema de equalizacdo: para
A > B, tem-se amplificagdo e para A < B, atenuagao.
Para dtas frequéncias, sua FT é dadapor (2). Assim,
Cs+1
) Ds+1 &
sendo agora seus parémetros representados por C e D. ParaC
> D, tem-se amplificagéo e para C < D, atenuagéo.

3.1. Equalizador Gréfico

O EQA gréfico apresenta uma FT tipo bump. Seu nome
deve-se a disposicdo dos controles de amplitude, os quais
representam a curva de resposta em frequéncia do
equalizador. Muitos EQAs gréficos utilizam o padrdo 1SO
266/1997 de freqiéncias centrais, dividindo o espectro em
freqUéncias distanciados de um fator multiplicativo k. Por
exemplo, para um EQA de 30 bandas (canais), também
chamado de 1/3 de oitava, existem trés freqiiéncias centrais a
cada oitava. Como uma oitava acima equivale ao dobro da
freqiiéncia e tem-se trés freqliéncias separadas por um fator k
a cada oitava, o valor de k, para uma dada freqiénciainicial,
€ determinado por (3). Assim,

Kf =2f - k=32~126 ©)

Portanto, para um EQA deste tipo, tem-se 30 freqliéncias
centrais de controle, entre 25Hz e 20 kHz, cada uma
separada por k ~1,26 . H&4 também EQAs de 1/3 oitava com
31 bandass, incluindo a freqiéncia inicia de 20 Hz.
Encontram-se ainda EQAs de 1 oitava, 2/3 oitava, etc.

Pode-se também utilizar a divisdo por décadas para
classificar o nimero de bandas. Por exemplo, 0 EQA de 1/3
oitava equivale ao EQA de 1/10 de década. 1sso porque uma
década acima equivale a 10 vezes a freqliéncia e como, nesse
caso, tem-se 10 fregUéncias centrais em uma década,
obtém-se entdo o valor de k de (4). Portanto,

k0f, =10f; k=210~1,26 4
de onde constata-se a mesma quantidade de bandas e os
mesmos val ores de freqliéncias centrais com respeito ao EQA
de 1/3 de oitava. Esses EQAs dispdem apenas de controle de

amplitude. Os valores das freqliéncias centrais e larguras de
bandas sfo fixos.

3.2. Equalizador Paramétrico

Também apresentando uma FT tipo bump, o EQA
paramétrico, além do usual controle de amplitude, permite
controlar tanto os valores das freqiiéncias centrais quanto os
valores dos fatores de qualidade (Q), correspondentes aos
filtros do equalizador. Esses EQAS possuem grande precisdo
e versatilidade, sobretudo para corregdo da resposta em
freqUéncia de ambientes.
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O controle independente de par@metros, neste tipo de EQA,
pode ser obtido através do projeto de filtros via variaveis de
estado [2], [4]. E usua encontrarmos nos EQAs paramétricos
comerciais cinco controles paramétricos, além de um controle
shelving para baixas frequiéncias e um para dtas freqiiéncias.

3.3. Equalizador Paragréfico

Como o proprio nome sugere, 0 EQA paragréfico € uma
combinacdo dos EQAs gréficos e paramétricos. Da mesma
forma que os EQAs gréficos, os paragréficos empregam
freqUiéncias centrais definidas pelo padréo 1SO (ou outras
pré-determinadas) associadas a disposi¢do dos controles de
amplitude, que caracterizam sua curva de resposta em
freqUéncia. Dos EQAs paramétricos, os paragréficos herdam
0 gjuste da frequiéncia central, podendo ou ndo possuir gjuste
de largurade banda.

Em raz&o de seu maior custo, consequiéncia de sua maior
flexibilidade, ndo sdo disponiveis comercialmente EQAS
paragréficos de 1/3 oitava (30 bandas). No entanto, sdo
oferecidos comercialmente EQAs paragréficos de 1 oitava.

A Tabelal e aFig. 2 resumem os principais parémetros de
um EQA e os associam aos EQASs citados.

Tabela 1 — Parametros de controle associados aos equalizadores

Equalizadores Par ametros de controle

Controle de tonalidade,
paramétrico (primeira banda)

Amplitude (shelving) de baixas
freqliéncias (graves) (Fig. 2(a))

Controle de tonalidade,
paramétrico (Ultima banda)

Amplitude (shelving) de altas
freqliéncias (agudos) (Fig. 2(b))

Gréfico, paramétrico, paragrafico | Amplitude (bump) (Fig. 2(c)

Paramétrico, paragréfico Freguénciacentral (Fig. 2(d))

Paramétrico, paragrafico (opcional) | Largurade banda (Q) (Fig. 2(e))

Controle Shelving para Graves Controle Shelving para Agudos

Magnitude (dB)
Magnitude (dB)

o = o o

Freauéncia (Hz)

0 ' 0
Freauéncia (Hz)

Controle de Amplitude

_ Magnitude (dB)

: 10 10 ' il 0
Freauéncia (Hz)
(©)

Controle de Frequéncia Central Controle de Largura de Banda

"

I

Magnitude (dB;
N
Magnitude (dB;

e
—

A

0 - | - = .
3 o o o o o

o' o' o
Freauéncia (Hz) Frequéncia (Hz)

©
Fig. 2: Parametros de controle de um equalizador. (a) Controle de
amplitude (shelving) para baixas freqtiéncias; (b) controle de amplitude
(shelving) para altas freqiiéncias; (c) controle de amplitude (bump); (d)
controle da freqliéncia central; (e) controle da largura de banda (valor

de Q).
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4. EQUALIZADORES BUMP

4.1. Funcgdo de Transferéncia

Como ja visto, aém do controle de amplitude do tipo
shelving, cuja FT j& foi apresentada, pode-se também
destacar o controle de amplitude do tipo bump, bastante
usado nos EQASs gréficos, paramétricos e paragraficos, sendo
agqui apresentado com maior detalhe.

A FT de um equalizador bump de 2* ordem (Fig. 2(c)) é
dada por

2
T(s) = sz+(m0/QZ)s+ u)g .
S° + (0o / Qp)S + Wy
Decompondo T(s) no produto de duas fungdes,
representando o numerador e o denominador, tem-se:

®)

T(S) =T (S) Teen (9) (6)
onde
T,.(9) =+ (0,/Q,)S+w? @
e
Tan(9) = ! ®

 + (0, / Qp)S+ 03

A Fig. 3 ilustra as curvas de magnitude das respostas em
frequénciasde T(jo), T,.,(j®) e T, (jo), parafrequéncia
de corte f, =20Hz eum fator amplificagéo de 12 dB.

__FT[T(s)] de um Equalizador de 1 Banda FT [T(s)] de um Equalizador de 1 Banda

&)
150 @, Tnum(s)

100

o Tnum(s)

T(s) Te)

" L Tden(s)

] o
Freauéncia (Hz)

3

Magnitude (dB)
(]

Magnitude (dB)

I

° Freuué:::la (Hz) i R
a)
Fig. 3 — Curvas de magnitude de T(S), T,,,(S) € T (S) .(a) Visdo

geral; (b) detalhe.

DaFig. 3, constata-se que:

Se Q, > Q;,, tem-se uma atenuagdo proximaa f, .

Se Q, <Q,, tem-se uma amplificagéo proximaa f,.

Existem diferentes maneiras para a obtencdo da FT de um
equalizador bump [4]-[7]. Uma das mais simples e muito
utilizada é a baseada em um filtro passa-faixa de 2* ordem
(em [4] mostra-se que, em fungdo da caracteristica de fase,
utilizar secbes de 2° ordem é a mehor opgdo), um
amplificador inversor e uma estrutura de ganho K [4],
representada por (9)

T(5)=1-F(5)+KFE(9) (C)
onde P.(s) éaFT dofiltro passa-faixa, explicitada por (10):
R (9) = o/ (10

T+ (0,/Q)S+ 02

Assim, aplicando-se (10) em (9) obtém-se a FT do

equalizador bump, dada por (11), apresentando um fator de
ganho K nafrequénciadeinteresse®, .

2

T(9)= 822+ K(w,/Q) s+az)0

S* + (0,/ Q) S+ o

A Fig. 4 ilustra o diagrama em blocos de um equalizador

bump para uma banda.

11

VIl CONVENGAO NACIONAL AES BRASIL, SAO PAULO, BRASIL, 26-28 DE MAIO DE 2003 21



SETUBAL ET AL

Fig. 4 — Diagrama em blocos de um equalizador bump de uma banda.

Pode-se também obter a FT do equalizador bump de outras
formas, como a partir de um filtro passatudo [5];
passa-baixas [6]; passa-altas; da soma das saidas de um filtro
passa-baixas, passa-adtas e um passafaixa, como o
apresentado na estrutura KHN em [7].

4.2. Funcgdo de Transferéncia paran Bandas —
Série/Paralelo

Circuitos equalizadores bump podem ser associados em
série (Fig. 5(@) ou em paalelo (Fig. 5(b)) para a
implementacdo de EQAs com mais de uma banda [5]. Além
disso, variacbes das topologias sé&rie e paradelo também
podem ser empregadas. Em [4] e [6] sdo discutidos outros
tipos de associagBes existentes na literatura.

Da mesma forma que existem diversas topologias,
diferentes tecnologias podem ser empregadas para a
implementacdo de um EQA gréfico de n bandas [2]. Assim,
destacase: OTA-C [8], capacitor chaveado [9]-[10],
MOSFET-C [11], filtros digitais [12]-[13], dentre outras.

Através da Fig. 5(a) pode ser verificadaa FT total do EQA
descrito por (12).

% ~T(9)- 1‘[ (9 1)
Vi(9) Tl(s)l—’l T2(5)|_ ___________ _>| Tn(s)li(S)
@
Vi(s) (I-n) > ¥ VAC)

(b)

Fig. 5 - Equalizador de “n” bandas. (a) Associagéo série, (b) paralela.

=G >

Na configurac8o paralela ndo € téo simples visudizar a FT
total do EQA de n bandas descrito por (13). Tal estrutura é
ilustrada pelo diagrama em blocos da Fig. 5(b).

Vol® _1(g=1-n+S
Vi(s)_T(s)_l n+kZ:;Tk(s) (13)

Como [T, (jo)| €é praticamente igual a 1 para todas as
frequéncias, exceto em torno de f,, (ver Fig. 3), substitui-se
[T (j2nfy)| por 1+38(f,), onde &(f,) € o vaor de

amplificagdo ou atenuacdo em torno da correspondente
frequéncia f,, . Assim, partindo de (13) obtém-se

(o) =1+ 2.5(1,), (19
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chegando ao resultado desgjado para o controle de amplitude
de um EQA de n bandas.

Parailustrar, € mostrada na Fig. 6 a magnitude da resposta
em freqiiéncia de um equalizador bump com duas bandas.
Neste exemplo é usada f,=20Hz, f,=25Hz, com
Q=15, sendo que essas sd0 as frequéncias centrais da
primeira e da segunda banda de um EQA gré&fico comercia

de 31 bandas.
FT de T1(s) e T2(s)

; ’A\ \
5
FT de um Equalizador de 2 Bandas - Conexdo Série

10 h
|

5
0
I;T de um Equalizador de 2 Bandas - Conexéo Paralelo

A
: U\

10 10 10 10
Frequéncia (Hz)
Fig. 6 — Equalizador de 2 bandas: Conex&o Série e Paralelo.

Magnitude (dB)

A interac80 que ocorre entre bandas vizinhas, conforme
observado pela Fig. 6, € conhecida como efeito de
combinagdo ou interpolagdo, sendo uma caracteristica
bastante relevante em projeto de EQAS, a qual serd tratada a

seguir.

5. Q-CONSTANTE E Q-NAO CONSTANTE
(PROPORCIONAL)

Aqui Q-constante e Q-ndo constante (proporcional) estdo
relacionados a0 comportamento da largura de banda dos
filtros que compBem o EQA como uma func¢do ou ndo dos
niveis de amplificagdo/atenuacdo. Portanto, aqui esses termos
ndo se referem a disponibilidade de controle de largura de
banda dos EQAs paramétricos.

A abordagem Q-constante teve origem no projeto de um
EQA gréfico de 1/3 oitava (que possui freqiiéncias centrais
relativamente préoximas), no qual se verificou que havia uma
consideravel interagdo entre as amplitudes das freqiiéncias
vizinhas quando tais amplitudes ndo estavam ajustadas para
seus valores maximos. Dessa forma, a resposta em freguiéncia
do EQA n&o mais representava a curva esbocada pela posi¢éo
dos controles de amplitude no painel do equipamento. Aqui é
importante ressaltar que em seus vaores maximos, as
abordagens Q-constante e Q-ndo constante apresentam 0
mesmo efeito na combinacdo de amplitudes.

A abordagem Q-n&o constante significa que a largura de
banda é uma funcdo (inversamente proporcional) dos niveis
de amplificacdo/atenuagdo. Para o0 vaor maximo de
amplificag8o/atenuacdo obtém-se a menor largura de banda
Quando estes niveis sdo diminuidos é obtido um aumento da
largura de banda e, portanto, dessa forma tem-se ainfluéncia
sobre um maior nimero de freqiiéncias. Alguns autores
preferem usar o termo Q-proporciona no lugar de Q-n&o
constante, visto que a largura de banda nessa abordagem é
proporciona aos niveis de amplificago/atenuacdo. Por outro
lado, o termo Q-constante significa que a largura de banda
ndo depende dos niveis de guste da amplitude,
permanecendo esse fixo. A Fig. 7 ilustra a diferenca entre as
duas abordagens, evidenciando a vantagem do EQA gréfico
de Q-constante.
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Q-n&o constante

|

o

=]

Magnitude (dB)

_ao
=
2
=
2

o

=)

n

Magnitude (dB)

o 3 3

10

~o
=]

10’ L 10
Frequéncia (Hz)
Fig. 7 — Comparacéo entre as abordagens Q-constante e Q-néo
constante.

Nota-se na Fig. 7 que no caso de Q-ndo constante hd um
aumento da largura de banda (diminuicdo de Q) quando se
diminui a amplitude. Enquanto o EQA de Q-constante
mantém alargura de banda de 1/3 oitava.

Combinagéo de Trés Frequéncias Adjacentes
8 8

5 5

4 4

2 2

o
o

10’ 1o

Q-néo constante

10
Q-constante

=

1

1

Magnitude (dB)

Magnitude (dB)

a
8
6
4
2
a

’ ot 10 10

Frequéncia (Hz)
Fig. 8 -Combinacao de 3 frequéncias adjacentes ajustadas em +6 dB
na amplitude.

=

A vantagem da abordagem que usa Q-constante fica mais
evidenciada quando se compara o efeito da interacdo entre
amplitudes de freguéncias adjacentes, como mostrado pela
Fig. 8. Nota-se que, quando usado Q-ndo constante, existe
uma grande degradacéo na resposta em fregiiéncia devido a
interac8o entre as trés frequiéncias adjacentes (distantes de 1/3
oitava), considerando um gjuste de amplitude de +6 dB para
cada freqiiéncia. Além de ndo se adcancar o efeito de
amplificag8o desgjado (+6 dB) em cada uma das freqiiéncias,
nota-se que existe um aumento da largura de banda. Por outro
lado, na configuracdo de Q-constante percebe-se apenas o
efeito de combinacdo das trés frequéncias, ndo havendo
qualquer consideravel degradacéo da resposta em frequéncia
do EQA (apenas uma pequena ondulagdo). No entanto, essa
ondulagdo (ripple) pode ser reduzida através do uso de
técnicas mistas (série-paralel 0) como a apresentada em [4].

A condicdo necessdria e suficiente para que se tenha um
EQA gréfico de Q-constante € que a funcdo que define a
amplitude deve ser independente daguela do filtro passa-faixa
gue caracterizao valor de Q.

Considera-se os EQAs gréficos de Q-constante (disponivel
comercidmente a partir de 1982) como um avango
importante em relacdo aos mais antigos EQAS que usam
Q-ndo constante (proporcional).

EQUALIZAGAO DE AUDIO: CONSIDERACOES RELEVANTES

6. LARGURA DE BANDA DO EQUALIZADOR 1/3

OITAVA (SERIE/PARALELO)

Como mostrado na Fig. 7 e discutido em [2] e [4], para 0s
EQAs de 1/3 oitava, ndo apenas as freqliéncias de controle
devem estar distantes de 1/3 oitava, mas também alargura de
banda (em -3dB) tem uma influéncia no intervalo de
frequéncias de 1/3 oitava (Fig. 9).

O vaor de Q para EQAs gréficos, projetados a partir de
filtros passa-faixa, é dado por

Q=0 (15)
B w,-o

onde o, é a fregiéncia de controle (que estd sendo
equalizada), e o, e 0, sdo as fregliéncias de amplitude -3 dB
em relagdo ao valor da amplitude em o . A relagdo entre o,

o, em, édada por
Mg = /00 ®; . (16)
Assim, Q pode ser determinado por (17). Portanto,

Q=Y ®2 17)

O, =0y

Como alargura de banda de um EQA gréfico de 1/3 oitava
deve ser também de 1/3 oitava e sabendo que as freqiiéncias
devem estar separadas por um fator multiplicativo igual a
1,26 (Eg. (3)), obtém-se via Eq. (17) um valor de Q = 4,137.
Entretanto, deve-se ressaltar que esse valor de Q, o qua
produz os resultados obtidos na simulagdo da Fig. 8, é valido
somente para a configuragdo em paralelo. Para um EQA de n
bandas conectadas em série, 0 uso desse valor de Q,
objetivando uma largura de banda de 1/3 oitava, ndo levara
a0 mesmo resultado obtido pela conexdo em paralelo. Isso
porque, como mostrado na Fig. 9, as freqiéncias de —3 dB
referentes a freqiiéncia superior f, de umabanda f,,, e a

frequéncia inferior f, de uma banda adjacente f,, sdo

coincidentes. Como na conexd em série as amplitudes
simplesmente somam-se em dB, pode-se obter um pico muito
alto naresposta de freqiiéncias adjacentes.

1/3 oitava

f=ti,
-3dB f11 f01 foz fzz
[l [l
) ) ) ) 1
A

1/3 oitava

Fig. 9 — Equalizador gréafico de 1/3 oitava com largura de banda de 1/3
oitava.

Como exemplo, repetem-se na Fig. 10 os resultados da
Fig. 6, agora ndo mais considerando um alto Q (=15) , maso
vaor de Q= 4,137. Nota-se que a conexdo série fornece um
valor de amplitude cerca de 18 dB, referente a soma dos
pontos de cruzamento de —-3dB. Caso se desge obter
resultados semelhantes aos da conex& pardelo para a
conexdo série, deve-se utilizar valores altos de Q. No entanto,
o valor de Q=4,137 para a conexdo série apresenta uma
caracteristica que pode ser vantajosa, uma vez que o ripple
resultante € menor do que o da conexdo paraelo. Por esta
razdo, podem-se imaginar técnicas com configurages mistas
visando diminuir o ripple daresposta em freqiiéncia de EQAs
gréficos [4].
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FT de Ti(s) e T2(s)

o

FT de um Equalizador de 2 Bandas - Conex&o Série

Tde .um E.qualizador d

1
=1

Magnitude (dB)

Fme

e 2 Bandas - Conexéo Paralelo

3

1t 10
Frequéncia (Hz)
Fig. 10 — Duas bandas de um equalizador grafico de 1/3 oitava:
série-paralelo.

7. CONSIDERACOES SOBRE A RESPOSTA DE
FASE DE UM EQUALIZADOR DE AUDIO

Até este ponto, consideramos apenas as caracteristicas de
magnitude dos EQAs sem qualquer discussdo sobre o
comportamento de sua fase. Nesta secdo é apresentada uma
breve discusséo da importéncia da fase para os EQAs.

Funcgdes de transferéncia apresentando zeros situados no
semiplano lateral esquerdo sdo fungBes de fase minima
Nesse caso, 0 sistema apresenta uma minima variagdo de
fase, visto que os zeros situados no semiplano latera
esquerdo tendem a se “cancelar” com os polos do sistema
considerado. Quando uma rede de fase ndo-minima é
equalizada em magnitude, atendéncia é aumentar o desvio de
fase se compararmos com a rede ndo equalizada. Por outro
lado, quando uma rede de fase minima é equalizada em
magnitude, o processo de equalizagdo também equaliza a
fase, podendo ser esse um resultado bastante interessante. E
bom ainda lembrar que a caracteristica de fase em aplicacGes
de &udio ndo é tdo importante, a menos que:

i) ostempos associados a variagdo de fase sgjam maiores

do que o tempo de resposta do ouvido humano;

ii) os sinais aclsticos resultantes de mais de uma fonte
possam interagir uns com os outros obtendo-se, assim,
um processo de interferéncia (construtiva ou destrutiva)
entre sinais de mesma freqiiéncia;

iii) ocorram condigdes de osclilagdo. Ta situagdo,
popularmente conhecida por microfonia, € decorrente
de uma interagdo entre microfone, amplificador,
alto-falante e ambiente.

Fase minima é uma caracteristica muito discutida e
desgavel em projetos de filtros em geral. Assim, para 0s
primeiros EQASs projetados, sugeriu-se que tal caracteristica
também fosse contemplada por tais sistemas. De forma geral,
hoje pode-se afirmar que exibir fase minima ndo constitui
nenhuma vantagem adicional para um EQA, uma vez que,
quase na totalidade, todas as técnicas de projeto de EQAs
conhecidas originam equalizadores com fase minima. Em [6]
é provado que todas as topologias basicas de EQAs sdo de
fase minima para qualquer combinagdo dos controles de
gjuste. Apesar disso, alguns fabricantes se utilizam de tal
caracteristica para fazer ~marketing de seus produtos,
tornando-se este assunto um dos mitos na discussdo sobre
EQAs[14].

8. CONCLUSOES
Apresentou-se neste artigo diversas caracteristicas comuns
aos EQAs, iniciando-se por um breve histérico sobre o seu

EQUALIZAGAO DE AUDIO: CONSIDERACOES RELEVANTES

desenvolvimento; passando por uma classificagdo dos
principais tipos; detalhando a FT cléssica dos EQASs tipo
bump, mostrando as conexdes para formar um EQA de n
bandas; e o efeito da combinag8o de frequéncias vizinhas,
comparando as topologias de Q-ndo constante e Q-constante,
evidenciando-se a vantagem dessa Ultima. Uma discusséo
sobre o valor de largura de banda dos EQAs gréficos de 1/3
oitava é apresentada, mostrando que o valor classico de 4,317
(largura de banda de 1/3 oitava) é aplicavel sem restrigoes
somente para EQAs com bandas conectadas em paraelo.
Finalmente, algumas consideracfes sobre o comportamento
da fase, a qual apresenta caracteristica de fase minima para
quase a totalidade de projetos envolvendo EQAs, é
apresentada.
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RESUMO

O projeto de caixas acUsticas, que no passado era essencialmente heuristico, passou a ser, atuadmente, uma
técnica com maior rigor cientifico a partir dos trabalhos de Neville Thiele e Richard Small, na década de 70.
Tais trabalhos proporcionaram a obtencdo de um modelo linear para um ato-falante excitado por fonte de
tensdo, sendo que o0 model o obtido é valido apenas para pequenos sinais de excitagdo. Adicionamente, estudos
tém sido feitos para introduzir caracteristicas ndo-lineares aos model os de alto-falantes, visto que esses Ultimos
sd0 na prética muitas vezes submetidos a sinais com grandes amplitudes. Este trabalho propSe uma nova
abordagem para a analise do comportamento de ato-falantes excitados por fonte de corrente, considerando as
mai s importantes condicdes de operacdo envolvidas. Dessa forma, € mostrado ser possivel diminuir distorgdes e
compensar alguns de seus indesgjavel s efeitos.

1. INTRODUCAO

A importdncia da interacdo entre amplificador e
alto-falante, como Unico bloco de um sistema de &udio, tem
sido estudada ja h& algum tempo, e diferentes técnicas de
construgdo e excitagdo de alto-falantes [1,2,7-10,17,21]
tém sido consideravelmente exploradas. Com raras
excecles, dto-falantes e caixas aclsticas sdo excitados por
amplificadores de poténcia, cujo sina de saida é modelado
por uma fonte de tensdo com baixa impedancia [21]. O
projeto de caixas aclisticas, inicialmente realizado de forma
heuristica, passou a ter um maior rigor cientifico a partir
dos trabalhos de Neville Thiele e Richard Small [2-5]. Ta
procedimento, hoje denominado Método de Thide-Small,
basda-se no fato de que um sstema ato-falante/caixa
aclstica pode ser adequadamente representado por um
circuito equivalente € etromecanico-aclstico, cuja fungdo
de transferéncia da pressdo sonoraltensdo de entrada é

andoga a de um filtro passa-dtas de segunda ordem (ou
maior) [2-6]. Nesse méodo, o0s parémetros sdo
considerados lineares e 0 modelo € valido apenas para
pequencs sinais.

O model o caracterizado por um filtro de segunda ordem
€ mostrado na Figura 1. O amplificador é representado por
um gerador de tenséo senoidal (E;) em s&rie com uma

impedancia puramente resigiva (R;). Os demais

componentes (linha pontilhada) representam o equivalente
elérico do ato-falante. Thiele demonstra ser possivel
gjustar um sistema ato-falante/caixa aclistica variando-se a
resisténcia de saida do amplificador, fazendo-a positiva ou
negativa conforme a necessidade [2], técnica proposta por
Werner e Carrd [7]. Como os amplificadores atuas
apresentam baixa impedancia de saida, projetar uma caixa
acustica significa trabalhar em suas caracteristicas (volume
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interno, sintonia, absorgdo, dentre outras) para adequéala a
um determinado ato-falante, ou adaptar um dto-falante a
caixa aclistica, ou adotar ambos os procedimentos. Assim,
0 processo concentra-se apenas no lado eetroacdstico do
sistema. Essa conduta ndo considera a resisténcia elétrica
dos cabos que fazem a conexdo entre o amplificador e a
caixa acUstica, 0 que pode levar agrandes erros [8].

' '

Circuito equivalente eletromecéanico-aclstico de um

Figura 1.
alto-falante.

Atuando em quaquer uma das subestruturas
(amplificador, ato-falante e caixa actstica) modifica-se o
comportamento final do sistema  Modificar as
caracteristicas mecanicas implica em aterar a forma de
construir o alto-falante, o que ndo é trivia. O usua é
gjustar o volume interno da caixa de som e/ou modificar a
sua sintonia através da alteragdo nas dimensdes do portico
(duto). Com o método da resisténcia negetiva [2,7],
dteram-se as caracteristicas elétricas do ato-falante,
influenciando diretamente o fator de mérito, a eficiénciado
sisgema e outros parametros de desempenho [2-8]. Um
método para aterar as caracteristicas mecénicas do
ato-falante, com atuagdo no lado elétrico do sstema
amplificador/caixa aclgtica, tem sido proposto por Stahl
[16]. Ele consiste em fazer a ressténcia de saida do
amplificador, em mddulo, igual a ressténcia da bobina do
ato-falante, porém de sinal contrario (negativo). Dessa
forma, ambas se cancelam e o amplificador passa a ter
como carga o circuito mecanico do alto-falante. Uma vez
alterada as caracteristicas de transferéncia do amplificador,
modificam-se as caracteristicas mecanicas do ato-faante.
Esse método também foi explorado por Normandin [10]. O
circuito proposto por Stahl era capaz de apenas gerar uma
resisténcia negativa de saida proporciona a resiséncia
elérica da bobina do ato-faante e ndo a impedancia
elétrica. Esse fato restringiu o uso do circuito proposto a
baixas fregiiéncias. E importante lembrar que, em médias e
atas freqUiéncias, areatancia indutiva da bobina passa a ser
relevante. Outra limitagdo é o aumento da ressténcia
€l étrica da bobina do alto-falante com a temperatura, o que
obrigaria, quase sempre, o uso de um Ssema
termo-compensado [11,12].

Além das caracterisicas lineares, existe a
nao-linearidade da impedéancia e étrica da bobina, causada
pelas correntes induzidas no conjunto magnéico do
ato-falante [2,6]. Ta ndo-linearidade é representada pelos
elementos R, e L, da Figura 1, conforme o modelo

proposto por Wright, onde:
Re=K 0¥ e L=K- 0%, (h)

sendo K,,X,,K,, X, obtidos da curva de impedancia do
alto-falante [14].

A forca aplicada a0 conjunto mével do dto-faante
(bobina, cone e suspensdo) € resultado do produto da
corrente resultante do lado eétrico pelo fator de forca B
(F=B/l(9)), onde B é a inducdo magnética que
atravessa 0 espaco de ar (gap), £/ € o comprimento efetivo
da bobina dentro do gap e | (s) €é acorrente resultante no
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lado eétrico (bobina movel). Devido a ndo-uniformidade
de distribuicdo do fluxo magnético nas bordas do gap e ao
dedocamento da bobina mével, o fator de forca também
contribui com ndo-linearidades. Em regime de grandes
poténcias (grandes deslocamentos do cone) ocorre a
variagéo da compliéncia (C,,) do conjunto mével, o que
também representa uma n&o-linearidade do sistema
[15,16]. Essas nd&o-linearidades contribuem para as
distor¢des que surgem no resultado sonoro find. Mills e
Hawksford [17] mostraram ser possivel reduzir tais
distor¢des usando amplificadores de corrente no lugar dos
tradicionais amplificadores de tensdo. Para comprovar ta
procedimento, foi construido um protétipo no qua o
subsistema el etronico e o eetroacistico eram subestruturas
integrantes de um Unico mdédulo. Como resultado, as
caracteriticas sonoras superaram as dos Sstemas
convencionais. Mills e Hawksford lamentaram o fato dessa
técnica néo ter sido mais explorada. Posteriormente, Birt
usou essa técnica, confirmando ser possivel obter baixas
distorgdes [18]. Ao se considerar uma excitagdo por fonte
de corrente, sdo0 observados diferentes comportamentos,
dentre eles: a correcdo de algumas ndo-linearidades (com
conseguente reducdo de distorgBes); e uma ampliagdo dos
limites das respostas de baixas e altas fregliéncias.

Este trabalho apresenta uma nova abordagem de andlise
da pressdo sonora de ato-falantes excitados por fontes de
corrente para operagdo com grandes sinais. Mostra-se que
as distor¢des e a compressdo de poténcia podem ser
reduzidas. Em nosso conhecimento, essa abordagem néo
foi, até entdo, formal mente apresentada naliteratura.

2. EXCITACAO POR FONTES DE TENSAO E

CORRENTE

A seguir, é apresentada uma andlise comparativa entre 0s
modos de excitagdo por fonte de tensdo e por fonte de
corrente, considerando um dto-falante instalado em um
painel cuja menor distancia entre a borda do alto-falante e
qualquer de suas extremidades é muitas vezes maior do que
0 maior comprimento de onda aclgtica que se desgja
reproduzir (aproximacéo de Baffleinfinito) [6].

2.1 Excitacéo por fonte de tenséo

Na Figura 2, mostra-se o circuito actistico equivalente de
um ato-falante, instalado em um baffle infinito, excitado
por fonte de tens&o.

Figura 2. Circuito acustico equivalente de um alto-falante excitado
por fonte de tenséo instalado em um baffle infinito.

A pressdo sonora a uma distancia r do dto-falante é
dadapor P (s)=(p/2er)U(s)s, onde U(s) éovolumede
ar deslocado [6]. O resultado find é dado em (2). O
primeiro fator (pressdo aclgtica) é funcéo da impedéancia
elétrica da bobina mével, Z_(s), e do fator de forca B?,
que sdo duas grandezas ndo-lineares. O Ultimo fator é
arranjado de forma a explicitar a influéncia que cada um
dos subsistemas (€l étrico, mecanico e aclistico) tem sobre o
sisema totd; assim, tem-se para denominador desse fator:
o primeiro termo é fungdo das mesmas grandezas elétricas
nao-lineares citadas anteriormente, s6 que variando com
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(Bf)*>. O segundo termo é funcdio de uma grandeza
mecénica néo-linear, C_; O terceiro termo caracteriza a
impedénciaacisticadeirradiacio do ar, Z, . Considerando

[Z,(9) |<<|Zs(9) ], VS, @as ndolinearidades anda
permanecem, como pode ser observado em (3).
E, (s)B/
R(S)ZL.L
Si[Z,(s)+Z,(s)] 2mr
y s
& s
—+ +1
(BY)* 1ol 0Q
SHZy(9)+Z.(9)] Ca S :
2
E, (s)BY
o= p s
S, Z.(s) 2mr s s
BY 1 o 00 +1
(2 4= . s s<as +Z
SiZ,(s) C, S

©)

2.2 Excitacdo por fonte de corrente

Na Figura 3, tem-se o circuito acstico equivalente de
um dto-falante instalado em um baffle infinito excitado
por fonte de corrente.

Figura 3. Circuito eletromecanico-aclstico equivalente de um
alto-falante excitado por fonte de corrente instalado em um baffle
infinito.

Refazendo para a pressdo sonora 0 mesmo que foi feito
para o caso da excitagdo por fonte de tensdo, obtém-se a
equacdo (4). No primeiro fator, a pressdo aclstica
(14(s)B/S,) passaa ser funcéo apenas de uma grandeza
nao-linear, o fator de forca BZ . O dltimo fator, da mesma
maneira que anteriormente, € arranjado de forma a
explicitar a influéncia que cada um dos subsistemas
(elétrico, mecanico e aclstico) tem sobre o sistema totd.
Assumindo que | Zy(s) [>>| Z,(s) |, Vs, poisaexcitagio &
agora por fonte de corrente, obtém-se (5). Esta equagdo
mostra que se a influéncia de |Z,(s)| € eiminada,
reduz-se as ndo-linearidades. Caso a impedancia de saida
do gerador de corrente sgga muito elevada, o termo que
contém (B¢)? pode também ser desconsiderado, ficando
apenas B! e C,, como mostrado na (6). Nesse caso, 0
fator de mérito do sstema passa a ser dependente dos
subsistemas mecanico e aclstico, 0 que pode resultar em
um pico de ressonancia na resposta, pois o fator de mérito
mecénico do alto-falante, Q,, , € comumente bem maior do
que o fator de mérito elétrico, Q. No caso da excitagéo
por fonte de tensdo, o fator de mérito resultante é dado por
Q.=[(Q) " +(Q.)'1". Fazendo Z,=0 pode-se
constatar que a caracteristica de transferéncia desse sistema
€ igual a de um filtro passa-altas de segunda ordem
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(equaco (7)), onde C,. € subgtituido por S/C.. para
possibilitar uma mais fécil andlise das duas grandezas
ndo-lineares ainda restantes no sstema (BZ e C.).
Alguns autores estudaram a variagdo desses dois
parametros, para o dto-faante submetido a grandes
poténcias (grandes deslocamentos do cone) [16-18],
considerando os efeitos B! e C,, separadamente.
Entretanto, a equacéo (7) mostra que 0 mais importante € o
produto BZC_ .

1,(9)BLZy(s)  p

PO = o
SilZg(8)+Z.(s)] 2nr
y s
SeS
(B—£)2+i.0)§0)73(235+z
SHZG(+Z.(9)  Cu S :
4
| B
PO o s
S 2nf S—2+ S
(BZ)2 i 035 msQas + Z
SiZ,(9 C, s @
)
WOL s
RO o T s ®)
1 —+ 9 +1
Ci.w_,_za
2
R(S)Zlg(S)Bﬁ'L'Sde(Di'S— @
Zxt P+ 4?2

S
as

3. NAO-LINEARIDADES DO ALTO-FALANTE

3.1 Partes do alto-falante

Estudos anteriores mostraram que as néo-linearidades do
altofalante estdo relacionados aos seus subsistemas
elérico e mecanico (conjunto moével) [2,6,13-18]. A
Figura 4 ilustra a estrutura basica de um ato-falante, com
destagques para 0s seus elementos mas importantes.
Reconhece-se 0 subsistema elétrico composto pela bobina,
0 conjunto magnético representado pelo ima, pela peca
polar e pelas arruelas superior e inferior e o conjunto
movel formado pela bobina, cone, aranha, calota e anel da
suspensdo. A carcaga € a estrutura de sustentacdo de todos
0s elementos citados.

[ AneldaSuspensio ——————————————

Calota

Carcaga Carcaga
Bobina

“Peca Polar

Arruela Superior | | Arruela Superior

Arruela Inferior I ] J Arruela Inferior

Figura 4. Estrutura basica do alto-falante.

3.2 Nao-linearidades da bobina moével
A impedancia elétrica da bobina do dto-falante é
representada pela equacdo (8):

Z,(s)=Re(T) + Ry (@) + sL (@) ®
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onde T éatemperaturaem °C, o éafreqiiénciaangular
(2nf) e s=jo [2,611-14]. Ostermos R,(») e L (o)
estéo definidos na equagdo (1).

A variagdo da resisténcia elérica da bobina em fungéo
datemperatura é descrita em (9):

T-T,
Re(T) = Re(T,)| 1+ ——= |, ©
T, -25+——
Qs
onde T, éumatemperaturagenéricade referéncia, R-(T,)
¢é aresisténcia elétrica da bobina natemperatura T, , o, €

0 coeficiente de temperatura do fio a25°C e T é a
temperaturana qual se desgja determinar a nova resisténcia
[11,12].

A partir de especificagOes técnicas de ato-falantes [19],
obtém-seascurvasde R.(T), R,(®) e L.(»), mostrades

nas Figuras 5, 6 e 7, respectivamente. Aplicando esses
resultados a equacdo (8), determinase a curva da
impedancia détrica da bobina em funcdo da fregiiéncia e
datemperatura (Figura 8).

Variag&do da Resisténcia da Bobina Mével

Resisténcia -

00 50 70 E
Temperatura - °C

Figura 5. Variagdo da resisténcia elétrica da bobina em fungéo da
temperatura.

Variag&do da Resisténcia da Bobina Mével

Resisténcia -

10" 10t 0 0t 10°
Frequéncia - Hz
Figura 6. Variacdo da resisténcia elétrica da bobina devido as
correntes induzidas no conjunto magnético do alto-falante em funcéo
da frequiéncia.

Variag&o da Indutancia da Bobina Mével

Induténcia - mH

T

——

10" 10" 10° 0 10°
Frequéncia - Hz
Figura 7. Variacdo da indutancia da bobina devido as correntes
induzidas no conjunto magnético do alto-falante em fungdo da
freqiiéncia.
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Impedancia Elétrica da Bobina
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0
20

Freqiiéncia - Hz

Temperatura - °C

@

Impedancia Elétrica da Bobina

Fase - graus

Freqiiéncia - Hz

Temperatura - °C

(b)
Figura 8. Impedancia elétrica da bobina em funcéo da freqiiéncia e
da temperatura: (a) modulo e (b) fase.

3.3 N&o-linearidades do fator de forga
O fator deforga (B?) € o produto daindugdo magnética
(B) que atravessa o gap pelo comprimento efetivo (£) da

bobina dentro desse. Na Figura 4, pode-se observar que,
com grandes sinais de excitacdo, o fator de forga sofre uma
variagdo devido ao desocamento da bobina [15-18]. A
partir dos dados reais [16], ilustra-se 0 comportamento
deste parametro na Figura 9. O aumento do fator de forca
em deslocamentos negativos, nesse caso, justifica-se pela
penetracdo da bobina no conjunto magnético (ver
Figura4) [16].

Variagéo do Fator de Forca
e

/ ~—

Bl
P

N
Deslocamento do Cone - mm

Figura 9. Exemplo do comportamento do fator de for¢ga em funcdo do
deslocamento do cone [16].

3.4 Nao-linearidades da compliancia

A compliéncia de um dto-falante (C,.) € determinada
pela ma eabilidade das partes que fixam o conjunto mével
a carcaga, ou sga, o anel da suspensdo e a aranha. Da
mesma forma que para o fator de forga (BY) , para grandes
sinais edtas estruturas sofrem um estiramento maor e,
conseguientemente, passam a ter uma maleabilidade menor,
correspondente a uma diminuicdo da compliancia
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(Figura 10) [15-18]. Como a freguiéncia de ressonancia do
ato-falante ao ar livre é dada por:

1
Fee————,
21 \JCo- M ¢
este parametro também sofrerd uma variagdo em fungéo do
ded ocamento, como ilustrado na Figura 11.

(10)

e Variacdo da Compliancia

/ A

0
Deslocamento do Cone - mm

Figura 10. Exemplo do comportamento da compliancia em fungéo do
deslocamento do cone [16].

Variacdo da Frequéncia de Ressonancia

z

o
Deslocamento do Cone - mm

Figura 11. Exemplo do comportamento da freqiiéncia de ressonancia
do alto-falante ao ar livre em fungéo do deslocamento do cone [16].

4. COMPARACAO ENTRE OS MODOS DE
EXCITACAO

4.1 Baffle infinito

Reescrevendo as equaghes (2) e (4), incluindo agora as
ndo-linearidades aqui discutidas, tém-se as pressdes
sonoras, equagdes (11) e (12), para excitagdes por fontes de
tensdo e corrente, respectivamente (ndo € levado em conta
aimpedénciaaclsticadeirradiacdo do ar, Z, ). A disténcia
r éfeitaigua aum metro, pois é a disténcia de referéncia
em medidas de sensibilidade de ato-falantes e caixas
aclsticas. Os indices V e | sfo incluidos na pressdo
sonora (P) paradistinggo entre as duas condicoes. Ent&o:

E(SBM

OTszerze
1,9 B2, p
Ri(s) = S -(Zg(9+2,(9) 2ar (12)
A= R
S S
+ +1
[Be(x)]? L1 [P 0,(0Quw(
SHZ, (9 +Z,(9)  SiC(¥) S
(13)
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& + S +1
[o.(9F o, ()Qy(X)

[BL())* 1
SiZ5(9)+Z,9)

(14)

Com as especificagdes técnicas do ato-falante modelo
WPU1807 e usando temperatura de 24 °C para a bobina
[19], constroem-se os gréficos do nivel de pressdo sonora
(SPL) em fungdo da freqiiéncia e do deslocamento
(Figura 12), tomando-se como referéncia a pressao sonora
de 20 pPa (considerada como o limiar de audi¢do humana
[20]). Desconsiderando-se o ded ocamento e variando-se a
temperatura (T) de 0°C a 250 °C, pode-se observar a
influéncia térmica no nivel de pressdo sonora (Figura 13).
Os niveis de tensdo e corrente de excitagdo sdo
determinados de modo a se obter uma poténcia de 1 Watt
RMS em uma carga resistiva de 8Q2, que é a impedancia

nominal do dto-falante, resultando em E ,=2,8284 V e
I,=353,55 mA . A impedéncia do gerador € feitaigua a

zero para o caso de excitacdo por fonte de tensdo, eigua a
infinito para o caso da excitagéo por fonte de corrente. Sob
as mesmas condigBes, os dois modos de excitagdo sdo
comparados diretamente através das Figuras 12 e 13.

Baffle Excitado por Tensao

TR

8 o 10°
Deslocamento - mm Freqiiéncia - Hz
Baffle Excitado por Corrente

Deslocamento - mm Freqiiéncia - Hz

Figura 12. Nivel de pressdo sonora em fungdo da freqiiéncia e do
deslocamento.

Baffle Excitado por Tensao

Temperatura - °C Freqiiéncia - Hz
i Baffle Excitado por Corrente

Freqiiéncia - Hz

Temperatura- °C

Figura 13. Nivel de pressdo sonora em fungdo da freqiiéncia e da
temperatura.

Através da Figura 12, constata-se uma grande diferenca
entre os niveis de pressdo sonora resultantes de ambos os
modos de excitagdo. No caso da excitacdo por corrente, a
freqiiéncia de corte inferior situou-se em torno de 20 Hz,
contra 40 Hz para 0 caso da excitagdo por tensdo. Acima
da regido de ressonancia, o nivel de pressio sonora
permaneceu constante para excitagdo por corrente, contra
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uma queda gradua para excitagdo por tensdo. Naregido de
ressonancia, houve um aumento de aproximadamente
25 dB no nivel de pressio sonora (excitagdo por corrente),
0 que é benéfico para a reproducdo de sons em faixa
estreita. No caso de se desgjar reproducdo em banda larga,
com resposta maximamente plana, filtros equalizadores
podem ser usados no sistema. Na Figura 13, tem-se,
isoladamente, a influéncia da temperatura da bobina nos
niveis de pressdo sonora resultantes para os dois modos de
excitagdo. Na excitagdo por fonte de corrente, ndo ha
influéncia da temperatura, como acontece na excitagdo por
tensdo. Isso se deve ao fato da corrente de excitacdo, no
primeiro caso, ndo depender da impedancia détrica da
bobinamével.

5. CONCLUSOES

Obter uma reproducdo sonora fid do sind de audio tem
sido, hd tempos, uma grande motivacdo para o
aperfeicoamento de sistemas de audio. O alto-faante
mantém 0s mesmos principios de construgcdo e
funcionamento desde sua invencdo. Novos métodos de
projeto de caixas aclsticas e de processamento dos sinais
de excitagcdo tém sdo desenvolvidos. No entanto, um
procedi mento ainda ndo totalmente explorado € o modo de
excitagdo por fonte de corrente. Nesse tipo de excitagdo, as
distor¢Bes sfo reduzidas e abrem-se novas possibilidades
de corregdes e compensacOes das ndo-linearidades,
conforme discutido neste trabalho.

Uma nova abordagem a modelagem e ao estudo de
alto-falantes e caixas acUgticas tem sido apresentada,
considerando a interrelacionada influéncia dos pardmetros
ndo-lineares no sistema completo. Ta tratamento, em
nosso entendimento, ainda ndo tinha sido apresentado na
literatura. Essa unificagdo permitiu se ter uma visdo mais
ampla do comportamento de um baffle infinito excitado
tanto por fonte de tensdo quanto por fonte de corrente. O
efeito térmico sobre a bobina é eliminado quando a
excitagdo é através de fonte de corrente. A partir de ta
andlise, pode-se prever o comportamento ndo-linear do
alto-falante e realizar uma prévia compensagdo do sistema
através de processamento no sina de excitagdo. Dessa
forma, muitas das limitagBes discutidas na literatura
especializada da &rea [2-6,9-18] poderiam ser superadas.
Uma vez compensadas algumas dessas néo-linearidades,
poder-se-ia detectar outros efeitos ndo-lineares ainda néo
observados.
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RESUMO

Este trabalho investiga o uso de bancos de filtros FRM-CM como ferramenta auxiliar na transcri¢ao automética de
sinais musicais. Esses bancos possibilitam alta seletividade com elevado nimero de bandas, atingindo a ata
resolucéo na freqiiéncia requerida pela aplicagdo em questéo. O artigo discute o problema da transcricdo com suas
dificuldades inerentes e compara 0 desempenho dos FRM-CMFBs com o da DFT na identificacdo de notas

musicais.

I - INTRODUCAO

A transcricdo de sinais de musica [1] consiste em gerar, a
partir de um sinal de audio gravado, a representagdo da
musica executada numa forma que permita sua reproducéo
por um musico. A célula bésica dessa representagdo € a nota
musical. Assim, pode-se dizer que 0 coragdo de um sistema
de transcricdo é aidentificagdo da altura, do tempo deinicio e
da duragdo de cada nota emitida. A redlizacdo automética
desse processo encontra aplicagdes que vao do auxilio ao
ensino musical ao registro e estudo de interpretagdes de
grande valor histérico-musical.

De modo geral, aidentificagdo das notas musicais é feita a
partir das informagdes espectrais do sinal em andlise ao longo
do tempo. Bancos de filtros [2] sGo um exemplo de
ferramenta que permite a descricdo dindmica de sinais no
dominio da freqiiéncia de forma eficiente. Este trabaho
analisa o0 uso de uma familia especifica de bancos de filtros
no problema da transcricdo de sinais musicais. Esses bancos
se baseiam nas técnicas de mascaramento da resposta na
frequéncia (frequency-response masking, FRM) e de
modulagdo por cossenos (cosine-modulated filter bank,

CMFB), e possuem alta seletividade e grande nimero de
bandas 3, 4].

A organizagdo deste trabalho segue a seguinte estrutura: Na
Secdo I, apresenta-se o problema da transcricdo musical,
discutindo-se sua abrangéncia e revisando-se sua abordagem
prética. Na Secdo |1, caracteriza-se 0 sistema de transcricdo
adotado neste trabalho. Na Secdo 1V, apresentase
brevemente o banco de filtros FRM-CM usado neste
trabalho. Na Secdo V, compara-se o uso dos FRM-CMFBs
com a DFT. Por fim, na Secdo VI, apresenta-se um conjunto
de experimentos demonstrando o uso dos FRM-CMFBs em
diversas situagdes topicas em transcrico.

Il - O PROBLEMA DA TRANSCRICAO

Uma das areas mais abrangentes do processamento digital
de sinais de audio é a que se dedica aandlise e asintese de
sinais musicais, a qual encontra aplicagdo na restauracdo e na
remixagem de gravagles, na sintese de instrumentos, na
transcricdo automética etc. De uma forma bem genérica,
podemos dizer que os principais modelos utilizados em
andlise e sintese se enquadram em trés categorias. puramente
estocasticos (como o autorregressivo [5]), puramente
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deterministicos (como o senoidal [6]) e simultaneamente
estocasticos e deterministicos [6].

Neste trabalho, aborda-se particularmente o problema de
transcricdo musical automédtica [1]. Estritamente falando, a
definicdo de sua meta poderia ser: “A partir de uma gravagéo
musical, gerar uma partitura convencionalmente notada.”
Nesses termos, a saida do sistema de transcricdo deveria
permitir a execugdo da peca musical por um muasico sem
nenhum treinamento adicional. Contudo, uma proposta
genérica como essa pode atingir uma complexidade
intratével, como veremos a seguir.

Desgja-se transcrever a peca musical com que grau de
expressividade? Por exemplo, aspectos referentes a dinamica
(variagbes de intensidade) e a agogica (variagbes de
velocidade) da execugdo musical podem estar associados a
intencdo do compositor (como ele as indicaria ao escrever a
peca) ou a opgdo interpretativa do executante. Em alguns
instrumentos, também o timbramento pode sofrer
modificacBes essenciais (como no caso das diversas formas
de se tanger uma corda de viol&o). Até que ponto é preciso
notar os aspectos interpretativos contidos na gravacéo-fonte?

Outro aspecto de grande impacto na complexidade da tarefa
de transcricdo diz respeito aos tipos das fontes sonoras e a
forma de encaré&las. Por exemplo, pode-se considerar 0 caso
de um instrumento solista; este pode ser monofénico (agui no
sentido de emitir uma Unica nota por vez) ou polifénico
(capaz de emitir acordes). No caso de mais de um
instrumento, além da classificagdo anterior, pode-se traté-los
como individuos solistas (como no caso de um quarteto de
cordas) ou por familias (como todos os segundos violinos de
uma orquestra tocando em unissono). A complexidade
envolvida no reconhecimento de notas simultaneas emitidas
por um mesmo (ou mesmo tipo de) instrumento é
seguramente maior que no caso da emissdo de uma nota por
vez por tipo de instrumento. De qualquer modo, ha que se
determinar que notas s&0 tocadas, e por quem.

Por Ultimo, tratar instrumentos temperados (no sentido de
sO serem capazes de emitir notas com afinacdo
predeterminada, como um piano) permite simplificacbes que
0s demais instrumentos (como um violoncelo, em que se
pode realizar um glissando) néo admitem.

Claro que as solugdes de melhor desempenho tendem a ser
mais especificas; por outro lado, as solugdes mais gerais tém
o0 atrativo de serem mas autométicas. No fina, a
complexidade do sistema a projetar sera determinada pela
delimitacdo das metas a alcangar; vamos, ento, dimensionar
nossos objetivos e descrever as técnicas tipicamente
associadas aeles.

Il - METODOLOGIA BASICA

Primeiramente, a fim de ndo entrarmos no mérito da
notagcdo musical, assumiremos que se discute um sistema que
tem como salda uma representagdo intermediéria entre o sinal
e a pauta, em principio contendo em si todas as informacdes
necessdrias para geré-la, se desgiado. Como ja foi dito, basta
caracterizar as notas componentes do dudio sob andlise. Aqui,
cabe um comentério: a percepgdo musical pelo homem néo se
da pela decomposicdo do audio em suas notas individuais,
mas a partir da cognicdo de entidades bem mais complexas e
suas interrelagBes. Entretanto, se o objetivo final da
transcricdo é gerar uma representacdo segundo a notagdo

musical convencional, a questdo perceptiva perde bastante de
suaimportancia na busca de solucfes para este problema.

Outra simplificagdo que ndo prejudica tanto a generalidade
da discussdio é supor que 0s sinais sd0 predominantemente
"tonais’ (mais uma vez, uma liberdade de terminologia):
referimo-nos a presenca exclusiva de fontes sonoras que
emitem notas definidas, a0 menos em regime permanente,
excluindo, por exemplo, a maior parte dos instrumentos de
percussdo. Mais que isso, todos os instrumentos emitiriam
sinais harmdnicos, ou sgja, compostos de uma componente
fundamental numa fregquiéncia f, (que definiria, afinal, a nota
emitida) e componentes parciais em frequéncias multiplas
inteirasde f,.

Nesse contexto, um sistema tipico de transcricdio se
preocuparia em reconhecer e descrever trés aspectos. a
entrada (onset) e duragdo de cada conjunto de notas, a
individualizagdo das notas com suas fregléncias
componentes e respectivas amplitudes e a identificagdo das
fontes sonorasindividuais, se for o caso.

A identificag8o do ataque de notas ou acordes geralmente
realizada a partir do exame da envoltéria do sinal. A presenca
de picos na envoltéria indica o inicio de novas emisses
sonoras pelas fontes. Essa etapa permite extrair informagBes
sobre a estrutura ritmica da misica, que tera importancia na
sua notagdo fina. A prévia separacdo do sina em sub-bandas
de freqiéncia permite, evidentemente, melhor desempenho,
jA que pode detectar melhor entradas com intensidades
diferentes em faixas de frequiéncia distintas.

A parte mais importante do sistema de transcrigdo é a de
descricdo acurada do comportamento espectral do sina no
tempo. Isso envolve, basicamente, identificar cada linha
espectral presente no sina (incluindo todas as frequéncias
fundamentais e harménicas que o comp8em) e suas
respectivas intensidades ao longo do tempo. As linhas
precisam ser descritas de tal forma que se possa dizer quando
nascem e morrem. O comportamento de uma fundamental e
suas harmbnicas associadas € coerente em regime
permanente. Contudo, dependendo dos instrumentos tratados,
as linhas podem variar continuamente em amplitude ou
freqiéncia por efeitos como tremolo e vibrato. Num
glissando, por exemplo, percorre-se uma série continua de
notas sem interromper a linha emitida. No caso de emissdo
simultéanea de notas, é possivel ocorrer 0 cruzamento e
mesmo a superposicdo continuada de linhas de freqiéncia
Um dos casos mais complexos a enfrentar € a distincéo entre
outra fundamental presente na oitava superior de uma nota e
sua segunda harménica. Aqui, tudo se resume a busca de
representacdes adequadas em tempo-fregqiiéncia, das quais as
mais populares sdo a DFT e os bancos de filtros.

A DFT (Discrete Fourier Transform) fornece a descricéo
espectral de blocos de sinal, caracterizando médulo e fase de
raias espectrais linearmente espacadas. Associada a0 modelo
senoidal, que descreve cada linha freqiiencial do sinal como
uma soma de sendides harmbnicas com amplitudes e fases
lentamente variaveis, a DFT e suas variantes sdo a ferramenta
preferida para implementar essa etapa dos sistemas de
transcricdo. Alternativamente, bancos de filtros permitem
analisar continuamente no tempo a energia contida nas
diversas regides do espectro. Se os filtros individuais tém
faixas de passagem suficientemente estreitas, permitem
descrever acuradamente amplitude e freqliéncia ao longo do
tempo para as componentes do sinal.
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Dois aspectos ainda merecem ser mencionados: 1) A escala
musicad atuamente adotada no ocidente emprega
temperamento igual, em que o menor intervalo (o semitom)

1

corresponde a uma razdo fixade 212 entre notas adjacentes.
Entd0, mesmo que nos restrinjamos a instrumentos de
afinacdo fixa, distinguir uma fundamental de outra exige
acurécia melhor que 6%. 2) A importancia da amplitude
relativa das freqiiéncias harmonicas esta na identificagdo de
instrumentos, quando for o caso: sua comparagdo contra um
padréo pode fornecer uma pista muito importante.

Enguanto o problema de detecgdo de notas individuais ja
parece hoje satisfatoriamente solucionado, o polifénico ainda
requer muito trabalho para ser resolvido. E nesse contexto
que se insere este trabalho, onde propomos usar bancos de
filtros de alta sel etividade nessa etapa do processamento.

IV - O BANCO DE FILTROS FRM-CM

Os FRM-CMFBs sd0 uma familia de bancos de filtros que
podem ser projetados com seletividade muito alta e elevado
nimero de bandas. O detalhamento do projetos dos FRM-
CMFBs pode ser encontrado, por exemplo, em [3] e [4].

Neste trabalho, utilizamos um banco de filtros de 1024
bandas com fator de rolloff r=0,1, atenuagdo maxima na
banda passante A,=0,2dB e atenuagdo minima na banda de
regjeicdo A,=60dB . Com estas especificagles, o projeto de
um banco de filtros convencional seria impraticavel. A
resposta em magnitude deste FRM-CMFB ¢é detalhada na
Fig.1.

= B

Amplitude (dB)
3 8 3
T

i

25 3 35
Freqiéncia Normalizada 3

Figura 1: Resposta em magnitude do FRM-CMFB com 1024 em
bandas (detalhe das 5 primeiras bandas).

V - FRM-CMFB X DFT

A separacdo de harmdnicos é de fundamental importancia
na transcrigdo musical para garantir uma identificagdo segura
das notas e das familias de intrumentos. Esta separacéo deve
ocorrer em dois niveis. devemos separar os harménicos uns
dos outros e também do ruido presente nas bandas vizinhas
do sina. O uso do FRM-CMFB procura resolver duas
dificuldades na separacdo de harmdnicos, comuns na tarefa
detranscrico musical.

A primeira dificuldade é a da interferéncia entre bandas
adjacentes. Analisando-se as transformadas mais usadas
(DFT, CQT - Constant-Q Transform e BQT - Bounded-Q
Transform [1]) como bancos de filtros, podem-se observar

caracteristicas comuns, como a baixa atenuagdo das bandas
de rejeicdio de seus filtros. A conseqiiéncia disso é a
interferéncia de informagdo musical e/ou ruidosa entre
bandas adjacentes, podendo tornar dificil a identificacdo de
picos no dominio da freqiiéncia. A Fig. 2 mostra a resposta
em magnitude do banco de filtros correspondente a DFT,
onde fica evidente a interferéncia entre bandas adjacentes
devido a baixa atenuagdo (apenas 13 dB) na banda de
rejeicdo dos subfiltros DFT. Comparando-se as Figs. 1 e 2,
vé-se que a separacdo de harménicos em bandas proximas
devera ser melhor realizada pela estrutura FRM-CMFB.

Amplitude (dB)

70 i L i i i i
0 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5

Fi Normalizad: 3
reqneia Nomalizada <10

Figura 2: Resposta em magnitude da DFT com 1024 em bandas
(detalhe das 5 primeiras bandas).

Em relagdio a DFT, cabe destacar ainda a presenca de um
ripple significativo na banda passante de seus filtros, o que
pode gerar uma atenuacdo diferenciada das componentes de
freqUiéncia, dependendo das posigdes dos harmonicos em
relagdo ao centro da banda passante. Este aspecto é critico,
por exemplo, naidentificagdo de instrumentos musicais.

A segunda dificuldade diz respeito ao uso de transformadas
logaritmicas, como a CQT e a BQT. Estas transformadas se
destinam a separar faixas de fregléncias a intervalos
geométricos. Assim sendo, se € adotada uma resolucéo de um
semitom, para cada nota da escala cromética ha uma faixa
entre um quarto de tom abaixo e um quarto de tom acima que
€ separada naquela banda. se a resolugo € de quarto de tom,
haverd duas faixas a cada nota, e assm por diante. Isso
permite ter maior eficiéncia na distribuicdo de amostras da
transformada, de acordo com a escala ocidental, logaritmica.
Porém, essa distribuicdo tende a agrupar em uma mesma
banda os harménicos de notas diferentes que resultem muito
préximos. Conseqlientemente, embora distintos, estes ndo sdo
identificaveis individua mente.

Para exemplificar esse problema, vamos considerar o caso
de um intervalo recorrente na musica ocidental, a terga maior.
Tomando-se a nota D6 como padrdo, suater¢a maior superior
corresponde ao préximo Mi. Conforme a escala natura, a
razéo entre suas frequéncias deveria ser de 4 para 5, 0 que
levaria o quinto harménico de Dé a coincidir exatamente com
0 quarto harménico de Mi. Podem-se imaginar, em situactes
de mais notas simulténeas, as ambiglidades bastante
complexas que essas superposicfes podem provocar.
Entretanto, na escala de temperamento igual, a terca maior
tem um erro de 0,8% em relagdo arazdo de inteiros. Com
D6=262 Hz e Mi=330 Hz, esse desvio faria os dois
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harménicos citados distarem de 10,5 Hz. Uma acurécia
suficientemente alta ja resolveria a ambigliidade anterior, ao
menos para instrumentos de afinagdo fixa e temperamento
igual. As Figs. 3 e 4 mostram, respectivamente, as respostas
da BQT, com resolugdo de um quarto de tom, e do FRM-
CMFB, com resolucdo de 5,4 Hz, aum sinal com freqiiéncias
no intervalo musical descrito acima.

Amplitude

Namero de am

Canal do banco de filtros

Figura 3: Envoltéria daresposta da BQT no intervalo datergamaior.

Amplituce

Ndmero de am

Canal do banco de filtros

Figura4: Envoltériada resposta do FRM-CMFB no intervalo da
tercamaior.

VI - EXEMPLOS DE TRANSCRICAO
Exemplo 1 - Harm6nicos Proximos:

O problema de interferéncia entre bandas pode ser
visualizado a partir de um simples exemplo. Considere o caso
em que h& dois harmonicos situados um na banda i e o outro
na banda i+2, deixando a banda do meio, i+1, sem
informacdo relevante. Em caso de baixa atenuagdo nas
bandas adjacentes (como na DFT), os harmdnicos nas bandas
i e i+2 podem se mesclar na banda i+1, confundindo o
processo de transcri¢ao.

Este fendbmeno pode ser ilustrado usando-se uma senéide
de 7 Hz a mais do centro da primeira banda e outra sen6ide
de 7 Hz a menos do centro da terceira banda. A Fig. 5 mostra
a envoltéria das saidas de cinco bandas determinadas com a
DFT. Note que neste caso ndo foi possivel visualizar os dois
harm®nicos separadamente devido abaixa atenuacdo da DFT.

O resultado do mesmo experimento usando o FRM-CMFB é
visto na Fig. 6, onde podemos claramente perceber a
existéncia dos dois harménicos.

Amplitude

Amostras

Canal do banco de filtros

Figura5: Exemplo 1- Envoltéria dos sinais no banco de filtros DFT
para o caso de dois harménicos préximos.

Amplitude

Amostras

Canal do banco de filtros

Figura 6: Exemplo 1- Envoltériados sinais no FRM-CMFB parao
caso de dois harmdnicos proximos.

Exemplo 2 - Transitérios no Tempo:

Ao sefiltrar um sinal do tipo musical, com componentes de
freqliéncia bem definidas, desgja-se obter na saida a(s)
componente(s) de freqliéncia correspondente(s) abanda deste
filtro. Mas a filtragem altera a forma de onda, impondo
transitérios. Os transitérios podem ser divididos em dois
tipos: de subida e de estabilizacdo.

Denominamos transitério de subida aquele em que a
amostra central da resposta ao impulso do filtro ainda ndo
chegou a amostra inicial do trecho estacionario.
Denominamos de transitério de estabilizagdo aquele em que a
amostra central do filtro ja ultrapassou a amostra inicial do
trecho estacionario do sina. Este transitério tem
comprimento diretamente relacionado ao comprimento da
resposta ao impulso do filtro.

De modo geral, os transitérios podem ser processados a
ponto de ndo interferirem no problema de transcrigdo. Por
exemplo, podemos cortar o transitério de subida através de
um pré-processamento de detecggo de inicios de notas, como
observado nas Figs. 7 e 8, reduzindo-se, assim, ainterferéncia
entre notas subseqiientes numa mesma banda.
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T

Envoltéria do sinal de saida

3
Amostras 4

Figura 7: Exemplo 2 - Amplitude da resposta completa de uma banda
do FRM-CMFB auma sendide.

Envoltéria do sinal de saida

Figura 8: Exemplo 2 - Amplitude daresposta sem o transitério de
subida de uma banda do FRM-CMFB a uma sendide.

Exemplo 3 - Frequéncia Variavel:

Uma forma simples de visuadizar a acurécia de
representacdo que se pode alcancar com os bancos de filtros é
test&los com uma sendide de freqiiéncia variavel. Neste
exemplo, usamos uma sendide com sua freguéncia variando
linearmente de (f.-20)Hz a (f.-+20)Hz, onde f. é a freqliéncia
central de uma banda do FRM-CMFB. Com isto, o sina
analisado consistia numa Unica freqiiéncia variando no tempo
a0 longo de trés bandas distintas do banco defiltros.

A parte superior da Fig. 9 mostra a variagdo de freqiiéncia
presente no sinal, atravessando as linhas horizontais que
delimitam as bandas dos filtros do banco. A parte inferior da
Fig. 9 mostra a envoltoria das respostas a este sinal quando
convoluido com os filtros de interesse neste exemplo. O
resultado mostra como o banco de filtros foi capaz de
perceber a banda correta da freqiiéncia do sinal de entrada,
inclusive determinando corretamente os momentos nos quais
afreqiiéncia mudava de banda dentro do banco defiltros.
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Figura 9: Exemplo 3 - (a) Variag&o dafrequénciado sina de entrada
(aslinhas horizontais representam limites de bandas no banco de
filtros); (b) Envoltéria de amplitude nas saidas das bandas
correspondentes aparte (a).

VII - CONCLUSAO

Neste trabalho, expusemos algumas premissas tedricas do
problema da transcri¢do musical. Discutimos, ainda, o uso de
bancos de filtros no reconhecimento de notas musicais, em
particular a estrutura FRM-CMFB, ressaltando sua vantagem
em relacdo a DFT quanto & seletividade no dominio da
freqiéncia. Por fim, apresentamos exemplos préticos do
problema da transcricdo musical, enfatizando os aspectos da
resolugdo no dominio da fregiéncia e dos transitorios no
dominio do tempo.

REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] A. Klapuri, Automatic Transcription of Music, M.Sc.
Thesis, Tampere University of Technology, Finland,
Nov. 1997.

[2] S. R. Diniz, E. A. B. da Silva, S. L. Netto, Digital
Sgnal Processing: System Analysis and Design,
Cambridge, UK, 2002.

[3] P. S. R. Diniz, L. C. R. de Barcellos, S. L. Netto,
"Design of cosine-modulated filter bank prototype filters
using the frequency-response masking approach,” Proc.
IEEE International Conference on Acoustics, Speech,
and Signal Processing, Salt Lake City, UT, USA, May
2001.

[4] S. L. Netto, P. S. R. Diniz, L. C. R. de Barcdlos,
"Efficient implementation for cosine-modulated filter
banks using the frequency-response masking approach,”
Proc. |IEEE International Symposium on Circuits and
Systems, Scottsdale, AZ, USA, vol. IlI, pp. 229-231,
May, 2002.

[5] A. Papoulis, Probability, Random Variables, and
Sochastic Processes, McGraw-Hill, USA, 3.ed.., 1991.

[6] T.F. Quatieri, R. J. McAulay, "Audio signal processing
based on sinusoidal analysig/synthesis," in Applications
of Digital Sgnal Processing to Audio and Acoustics,
eds. M. Kahrs, K. Brandenburg, Kluwer, 1998.

[7] S.W. Foo, W. T. Lee, "Application of fast filter bank on
transcription of polyphonic signals,” to appear in
Journal on Circuits, Systems and Computers, vol. 12,
no. 5, Oct. 2003 (expected).

VIl CONVENGAO NACIONAL AES BRASIL, SAO PAULO, BRASIL, 26-28 DE MAIO DE 2003 35



AUDIO

Sociedade de Engenharia de Audio

Artigo de Convencao

\"

Apresentado na VII Convencédo Nacional
26-28 de maio de 2003, Sao Paulo, Brasil

Este artigo foi reproduzido do original entregue pelo autor, sem edigdes, corregdes e consideragdes feitas pelo comité técnico
deste evento. Outros artigos podem ser adquiridos através da Audio Engineering Society, 60 East 42™ Sreet, New York, New
York 10165-2520, USA, www.aes.org. Informacfes sobre a se¢o brasileira podem ser obtidas em www.aesbrasil.org. Todos os
direitos reservados. N&o é permitida a reproducéo total ou parcial deste artigo sem autorizagéo expressa da AESBrasil.

Sistema de Efeitos para Guitarra Aplicados em Tempo Real Utilizando

DSP
Rodrigo Coura Torres e José Manoel de Seixas
Laboratério de Processamento de Sinais (LPS) COPPE / EE / UFRJ

Rio de Janeiro, CP 68504, RJ, Brasil
{torres, seixas}@Ips.ufrj.br

RESUMO

A diversidade de sonoridades encontradas atualmente nos instrumentos deve-se principamente ao
processamento aplicado ao sinal oriudo do instrumento musical, antes de ser enviado ao sistema de alto-falantes.
Neste aspecto, processamento digita de audio utilizando DSPs surge como uma ferramenta poderosa. Assim
sendo, um sistema de efeitos para guitarras foi implementado utilizando um DSP da Analog Devices, modelo
ADSP-21065L. O sistema implementou dois efeitos muito utilizados por guitarristas: distorcdo e eco. Como
resultados, sio apresentadas as formas de ondas temporais e espectrais de cada efeito, bem como uma andlise

subjetiva dos mesmos.

1 Introducéo

Como sabemos, processamento digital de sinais aparece
em vérias areas de entretenimento atualmente [1]. Podemos
observar sua vaiosa contribuicdo em filmes, musicas,
videogames, etc. Particularmente na musica, esta ciéncia tem
sido explorada com bastante sucesso, permitindo desde
producfes musicais mais elaboradas até a restauragdo de
mUsicas armazenadas em meios deterioraveis com o tempo,
como as velhas fitas magnéticas.

Este trabalho esta focado em apresentar um sistema digital
de processamento de audio, mais particularmente destinado a
tocadores de guitarra. Guitarristas sdo os misicos que mais
exploram recursos que visam dterar a sonoridade de seu
instrumento, visando dar mais vida a midsica. Uma guitarra
difere-se sonoramente da outra em uma pequena parte pelo
sistema de captacio’. Entretanto, percebemos claramente as

! Sistema de captacdo é basicamente composto de uma ou mais
bobinas posicionadas embaixo das cordas e que convertem a
vibragdo das mesmas em sinal elétrico.

diferencas de sonoridade quando ouvimos as notas emitidas
pelas guitarras de musicos como Gilberto Gil (MPB) e Jeff
Hanneman (guitarrista do Sayer, uma banda de Heavy
Metal). O que torna esta sonoridede tdo diferente é
justamente o processamento a0 qual o sinal gerado pela
guitarra é submetido antes de ser enviado aos ato-falantes.
Assm sendo, guitarristas, ao longo de um show, por
exemplo, utilizam-se de um conjunto de pedais, cada um
responsavel por aterar o sinal proveniente da guitarra de um
modo especifico, de formaaenriquecer amelodia

O trabaho foi implementado utilizando-se um DSP,
modelo ADSP-21065L, montado em uma placa (EZ-KIT
Lite) que possibilita a comunicagdo das funcfes internas do
mesmo com o0 usudrio. A redizagdo prética do trabalho
consistiu em implementar nesta placa dois efeitos tradicionais
de guitarra: distorcdo harmonica e eco, de forma a smular
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um sistema de pedais utilizado por guitarristas para aplicar
estes efeitos’.

Este trabalho ser4 apresentado da seguinte forma: a sessdo
2 abordard as principais caracteristicas do processador
utilizado neste trabalho, bem como descrevera alguns dos
ambientes de desenvolvimento utilizados para a elaboragdo
do mesmo. A sessdo 3 apresenta a modelagem matemética de
cada efeito, explicando os conceitos mateméaticos envolvidos
que realizam as alteragfes sonoras desgjadas. Em seguida, a
sessio 4 apresentara a forma de implementagdo deste
trabalho no DSP, e descrevera alguns aspectos préticos de
implementagdo. A seguir, a sessfo 5 apresentara os resultados
obtidos com o sistema de €efeitos, e por fim, as conclusdes
serdo apresentadas na sessio 6.

2 O Processador ADSP-21065L

O ADSP-21065L da familia SHARC é um processador de
sinais digitais de 32 hits de dta performance, utilizado em
aplicagbes de telecomunicagBes, &udio digita, e
instrumentagdo industrial, por exemplo [2].

Junto com um ndcleo de processamento de dta
performance (180 MFLOPS), este processador possui uma
meméria dual SRAM interna e periféricos de entrada/saida
integrados em um processador de 1/0 dedicado. Com seu
préprio cache de instrugbes interno, o processador pode
executar cada instrugdo em um Unico ciclo. O ADSP-21065L
possui cadigo totalmente compativel com outros membros da
familia SHARC, o que possibilita upgrades de sistema sem
maiores complicagBes. A familia SHARC possui como
principal caracteristica quatro barramentos para acesso dua a
dados, instrugdes e requisi¢ies de entrada/saida.
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Fig. 1. Diagrama de blocos do ADSP-21065L .

A Fig. 1 apresenta os barramentos internos do ADSP-
21065L. Temos o barramento PM (Program Memory),
congtituido pelos barramentos PMA (Program Memory
Address) e PMD (Program Memory Data). Além deste,
temos também o barramento DM (Data Memory), constituido
pelos barramentos DMA (Data Memory Address) e DMD
(Data Memory Data). Por fim, temos o barramento de

2 como guitarristas estdo com ambas as mdo ocupadas durante a
musica, os efeitos sdo acionados pelos pés. Dai o tradicional nome
“pedaleira de efeitos’. No nosso caso, a dteragdo de um efeito para
outro serd feita manualmente, dada a fragilidade da placa a ser
utilizada e do produto ainda ser um protdtipo.
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entrada/saida (1/0 Bus), constituido pelos barramentos 10A
(I/0 Address) e IOD (1/0O Data).

O baramento PM pode acessar tanto dados como
instrugdes. Durante um Unico ciclo, o processador pode
acessar dois operandos de dados, um pelo barramento PM e
outro pelo barramento DM, acessar uma instrugdo no cache
interno e ainda executar umatransferénciaviaDMA.

As portas extenas do ADSP-21065L provéem a
comunicagdo do processador com uma memoria externa, o
que é feito de forma direta, se for usada uma memoria
SDRAM, um processador hospedeiro ou outro processador
ADSP-21065L . Esta porta externa realiza o controle interno
do barramento e prové sinais de controle para a memaria
compartilhada, global, ou dispositivos de entrada/saida.

2.1 Caracteristicas e Beneficios do ADSP-21065L

O ADSP-21065L possui 0s seis requerimentos basicos para
pertencer afamilia ADSP-2106x de DSPs de 32 bits de ponto
flutuante:

- Unidades computacionais aritméticas réapidas e
flexivelss. O ADSP-21065L executa todas as
instrugdes em um Unico ciclo. Junto com operacfes
aritméticas  tradicionais  (multiplicagdo, adicéo,
subtragdo e multiplicagdo acumulada), ele ainda
possui um conjunto completo de operacles
aritméticas, incluindo min, max, 1/x, 1/sgrt(x), etc. O
ADSP-21065L é compativel com o padréo de ponto
flutuante da IEEE e ainda permite tratamento de
interrupgoes e excegles
Fluxo de dados sem restrigdes de/para as unidades
computacionais O ADSP-21065L possui  a
arquitetura da familia SHARC, combinada com um
arquivo de registro de dados de 10 portas, de ta
maneira que, em um Unico ciclo, o processador pode:

0 Ler ou escrever dois operandos no arquivo de
registro.

0 Fornecer dois operandos paraa ALU.

o0 Fornecer dois operandos para o multiplicador e,

0 Receber dois resultados da ALU e do
multiplicador.

A paavra de instrugdo ortogonal de 48 bits do
processador permite total transmissdo paralela de
dados e operagdes aritméticas namesmainstrucao.
Precisdo estendida e larga faixa dindmica nas
unidades computacionais. O ADSP-21065L opera
no formato de ponto flutuante de 32 bits no padréo
da IEEE, 32 hits em ponto fixo, complemento a
dois e unsigned. Além disso, possui precisdo
estendida de 40 hits (formato IEEE) em ponto
flutuante. O processador propaga esta precisio
estendida através de suas unidades computacionais,
limitando erros intermedidrios de truncamento.
Quando trabalhando com dados internos, o
processador pode transferir a mantissa de precisio
estendida de 32 bits de e para todas as unidades
computacionais. Os formatos em ponto fixo
possuem um acumulador de 80 bhits para calculos
de 32 bits em ponto fixo.

Geradores de enderecos duais;: O ADSP-21065L
possui dois geradores de enderegos (DAGS) que
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permitem enderecamento imediato ou indireto. Eles
permitem operagBes de modulo e bit-reverso, sem
restri¢Oes na localizagéo do buffer de dados.
Seglienciamento de programa eficiente: Em
adicdo aos loops sem overhead, o ADSP-21065L
permite configuragdes e saidas de loops em um
Unico ciclo. Os loops podem ser cascateados (seis
niveis em hardware) einterrompidos.

Busca Serial e Capacidade de Emulagdo: O
ADSP-21065L aceita o padrdo |EEE P1149.1 Joint
Test Action Group (JTAG) para testes de sistema.
Este padrdo define um método para buscar
serialmente o estado de I/O de cada componente do
sissema. O emulador EZ-ICE do ADSP-21065L
também usa a porta serid JTAG para acessar as
caracteristicas de emulagdo interna do processador.

2.2 Placa de Desenvolvimento ADSP-21065L EZ-KIT
Lite

Esta placa permite a0 desenvolvedor explorar os recursos
do ADSP-21065L, servindo de interface entre o processador
e 0 desenvolvedor.

s Fljilnjlih o Flag Outputs
AT AT 2 e R =
IRQ Inputs @1‘:
Lo L
‘o ;O ;o Line in Stereo
[oars,, |—| SHG ADTgTeA [ <HIE-ISES K oo 10
Connector ne reo

| [ | SPORT{
SPORTO

Expansion
Connector

|SDRAM| |EPROM| | UART |<:>| R&232 |

Fig. 2. Diagrama de blocos do sistema EZ-K IT Lite.

A Fig. 2 mostra bem a principa funcdo desta placa, que é
ser 0 meio de comunicagdo do DSP com 0 mundo exterior. O
resto desta sessio visara descrever brevemente algumas das
principais funcionaidades que esta placa possui. A Fig. 3
apresenta alocalizagdo de cada funcionalidade na placa.

2.2.1 Memoria nao volatil (EPROM) para boot

Esta funcionalidade permite que um total de 1M x 8 bits de
programas armazenados possam ser carregados pelo DSP,
quando configurado para boot via EPROM. A selecdo do
modo de boot é feita pelos jumpers BMS (Boot Memory
Select) e BSEL. neste modo de boot, as primeiras 256
instrugdes (1536 bytes) sdo automaticamente carregadas pelo
processador apds 0 reset. O resto do codigo (se houver)
precisa ser carregado pelo codigo contido nestas primeiras
256 instrugdes. Maiores detalhes podem ser encontrados em
[3].
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2.2.2 Botbes de I/O
Para permitir a0 usu&io maior controle de operagdo do

processador, existem 8 bot6es nesta placa: RESET, FLAG 0

3e IRQO -2.
O bot&o de RESET permite reinicializar o DSP. Se
0 usu&io perder contato entre o DSP e o
computador hospedeiro, enquanto rodando um
programa, este botdo permite restabelecer a
comunicagdo entre ambos.
Os botdes de FLAG 0-3 trocam o estado de quatro
pinosdeflag (FLAG 0-3) parao DSP.
Os hotdes de IRQ 0-2 permitem enviar interrupcdes
(IRQ 0-2) para 0 DSP. Esta interrupcdo manual
permite a execugdo de uma rotina de interrupgéo
pelo DSP durante a execugdo de um programa. A
IRQO é dividida com o UART e a IRQ1 com o
conector EMAFE.

2.2.3 LEDs de Usuario

Existem seis LEDs na placa para enviar informagOes para o
usuario. Os LEDS (FLAG 4-9) s3o controlados pelas saidas
de FLAG do DSP e sdo nomeados de acordo com a saida de
flag que os controlam.

2.2.4 CODEC de Audio

A placa possui um conversor A/D e D/A com frequéncia
maxima de amostragem de 48 kHz, tornando esta placa
bastante Util para processamento de dudio em tempo real.
Esta funcionalidade é implementada pelo circuito integrado
modelo AD1819 da Analog Devices, € 0 mesmo comunica-se
com o DSP pela porta serial (SERIAL 1).

2.2.5 Interface de Comunicacédo EMAFE

O conector EMAFE (Enhanced Modular Analog Front
End) permite ainterface padréo necesséria para conexao com
dispositivos externos. Este conector é composto por 96 pinos
fémeas organizados em 3 fileiras de 32 pinos cada A
interface aceita um data path de 16 bits em paraelo, duas
portas seriais, uma saida de interrupcdo, e uma entrada de
flag. Maiores detal hes podem ser vistos em [4].
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3 Analise Matematica dos Efeitos

Nesta sessdo, sera apresentada a andlise matemética
envolvida na producgdo dos dois efeitos implementados neste
trabalho. Para a redizagdo desta andlise, foi sempre
considerado a utilizagdo de uma sendide, por ser 0 tom mais
puro conhecido. Esta sendide tem freqliéncia de 200 Hz.

3.1 Geragao da Distor¢cdo Harmdnica

Como o préprio nome indica, este efeito gera como
resultado fina uma forma de onda distorcida. O principio
basico deste efeito consiste em produzir harmdnicos nos
multiplos da frequéncia fundamental, de forma que estes
harmonicos gerem distor¢do no sinal, mas sem alterar a nota
musical que foi tocada. Com isso, devemos tomar cuidado
para que a Unica distorcdo gerada sgja harmdnica, e ndo
intermodular®.

Assim, o principal método de distorgdo se resume em
“truncar” aforma de onda, pois como sabemos pela teoria de
séries de Fourier, esta deformagdo abrupta na forma de onda
sera representada na freqiéncia por harmonicos em
frequéncias mais altas. Como estdo todos em mdltiplos
inteiros da freqiiéncia fundamental, temos assim o efeito de
distorcdo harménica. A Fig. 4 apresenta o resultado deste
processo.
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Fig. 4. Apresentacdo temporal e espectral da sendide ap6s a
distor ¢&o.

Outra técnica utilizada consiste em aplicar um ganho ndo
linear as amostras do sind. Assim sendo, cada amostra que
chega é multiplicada pelo log da mesma, de forma a realcar
as amostras de baixo valor, aumentando o tempo de
decaimento da nota tocada.

3.2 Geragao do Eco

Enquanto o efeito de distorcdo harmonica baseiase em
técnicas ndo lineares de implementacao, o efeito de eco nada
mais é do que um filtro linear de respostainfinita (1IR) [6] de
fungdo de transferénciaigual aapresentadanaeq. 1.

3 Distor¢do intermodular ocorre quando duas notas diferentes sdo
tocadas a0 mesmo tempo, gerando componentes nas frequéncias
iguais a soma e a diferenca das freqliéncias das notas tocadas
(fendmeno de batimento [5]).
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Fig. 5. Resposta ao impulso do sistema gerador de eco.

Onde g é o ganho dado ao eco (|g| < 1, para garantir
estabilidade), Teeo € 0 periodo do eco e f é a freqiiéncia de
amostragem do conversor A/D. Assim, no tempo, teriamos a
seguinte expressao:

yin] = Xn]+g.y[n- T,.f] @

Neste caso, como estamos readlimentando o sistema com
amostras passada da saida, geramos eco, e ecos do eco. Caso
o0 sistema fosse implementado por um filtro FIR, ou sgja, se
a0 invés de amostras passadas da saida estivéssemos usando
amostras da entrada, teriamos um Delay, que seria a
reproducdo Unica de uma amostra atrasada. Fig. 5 apresenta
a resposta a0 impulso para o caso onde: g = 0.6, T, = 0.5
segef=48kHz

4 Implementacao Prética

Nesta sessdo, serdo apresentados o0s procedimentos
necessarios para que o DSP pudesse implementar os efeitos
discutidos na sessdo 3. Para tal, selecionamos os seguintes
parametros para os efeitos:

1. Distor¢éo:

As amostras do sind saturam em
aproximadamente 40% do valor maximo
(em mddulo), o que gera uma distorgdo
bastante forte

2. Eco:

O ganho do eco (g) éigua a0.6.

O Atraso do eco (Te,) € de 0.5 seg.

A frequéncia de amostragem (f) é de 48
kHz, o que geraumfiltro IR com Teeo X f
= 24000 posi¢des de memodria (atraso).
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Fig. 6. Diagrama de blocos do trabalho desenvolvido.

A Fig. 6 apresenta o diagrama de blocos do trabal ho. Como
podemos observar, apés a aquisicdo e digitalizagdo do sinal
pelo conversor A/D, as amostras podem seguir quatro
caminhos distintos até a saida. O caminho a ser seguido
dependera da opgdo do usuario, que controla o sistema pelos
botdes de ativagdo das IRQs 1 e 2. Cada vez que uma dada
IRQ é disparada, a chave correspondente muda de estado,
mudando a tragjetdria, e conseqlientemente o efeito aplicado
as amostras. Assim, podemos ter os dois efeitos combinados,
apenas um, ou nenhum, dando maior controle ao sistema. Os
flags 4 e 5 (representados por LEDs) sdo utilizados para
indicar a0 usudrio se a distor¢ao ou 0 eco, respectivamente,
estdo ativados (LED aceso significa que o efeito esta ativo).
Com isso, a qualquer momento, 0 usuério sabe exatamente o
estado em que o sistema se encontra. Por fim, apds o
tratamento das amostras, as mesmas passam pelo conversor
D/A, que por fim, enviard o sinal anal6gico resultante para o
ato-falante.

4.1 Implementacao do Sistema

O sistema foi implementado utilizando-se a linguagem C™*
e assembly. O sistema possui uma estrutura seqiiencia (de
acordo com a Fig. 6), onde a saida do primeiro efeito € a
entrada do segundo. Cada efeito pode ser desativado, gerando
quatro estados distintos do sistema.

A chave da operacdo do sistema sdo duas variaveis
booleanas. Cada uma responsavel por indicar se um dado
efeito estd ou ndo ativo. A cada amostra que chega, o
programa verifica o valor de cada varidvel, e se 0 mesmo for
verdadeiro, a fungdo correspondente é chamada para aplicar o
efeito na amostra. Apds as duas verificagdes, a amostra
tratada (ou ndo, dependendo do valor dasvariaveis) é enviada
ao conversor D/A, para que possa ser ouvida pelo usuario.
Quando o usuério pressiona o botdo de um efeito qualquer, a
interrupgdo disparada por este botdo chama uma fungéo que
atera o valor hooleano da variavel correspondente aquele
efeito (e troca também o valor do respectivo LED), fazendo
com que a cada vez que o botdo sgja pressionado, o efeito
sgja (ou ndo) ativado.

5 Resultados

Como formas de resultado, serdo apresentadas as formas de
onda e o espectro em freqliéncia do sinal apds a aplicacdo de
cada efeito separadamente. Primeiramente, na Fig. 7,
podemos observar a forma de onda e o espectro em
freqiiéncia de uma nota tocada isoladamente e sem nenhum
efeito aplicado.
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Fig. 7. Forma de onda e espectr o de uma nota sem nenhum
efeito.

NaFig. 8 podemos observar as ateragles surgidas quando
aplicamos o efeito de distor¢do a nota. Percebemos o
aumento de harmdnicos, gerados pela “clipagem” da forma
de onda (efeito este que pode ser observado na forma de
onda), gerando a distorgdo harménica desgjada. Através do
ganho ndo linear aplicado, percebe-se também que o

decaimento da amplitude do sina é mais lento, como
esperado.
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Fig. 8. Forma de onda e espectro de uma nota com distor cao
aplicada.

Na Fig. 9 observamos o resultado quando aplicamos o
efeito de eco no sinal. Observa-se no espectro que ndo ha
geracdo de novos harmdnicos, como esperado, havendo
apenas uma pequena variagdo de amplitude dos harménicos
ja existentes na nota sem efeito. No dominio do tempo, a
variagdo da forma de onda também é muito pequena,
contribuindo para manter afidelidade do sinal.
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Por fim, na Fig. 10, observamos as formas de onda de
todos os trés casos abordados durante todo o periodo de
gravagdo. A maior importancia nesta figura esta naforma de
onda do eco, onde percebemos as variagtes de amplitude que
ocorrem a cada meio segundo, mostrando assim a presenca
do eco. A figura do meio apresenta o sina distorcido, que
como percebemos ficou bem diferente da forma de onda
original.
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Fig. 10. Forma de onda do sinal sem efeito (a), com distor¢éo (b)
€ com eco (C).

Em www.|ps.ufrj.br/~torres est&o os arquivos sonoros com
os resultados deste trabaho para avaliagdo do sistema
proposto. Como forma de andlise subjetiva, o sistema foi
apresentado a um grupo de 10 pessoas, que continha tanto
musicos experientes como leigos. Todos os avaliadores
fizeram sugestdes que foram levadas em consideragdo no
desenvolvimento do projeto, aé que a qualidade dos
resultados estivesse do agrado geral, fazendo assim, com que
este produto possa, com a adigdo de outros recursos, atingir o
estagio de comercidizaggo.
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6 Concluséo

Foi desenvolvido um sistema de efeitos para guitarra
atuando em tempo real numa placa contendo um processador
DSP da Analog Devices. O trabalho apresentou os conceitos
mateméticos envolvidos na elaboragdo dos dois efeitos
implementados, aém de abordar aspectos préticos de
implementag&o destes efeitos em DSP.

Visando facilitar novos trabal hos na area de processamento
de &udio utilizando o CODEC da placa, uma classe em C™
foi desenvolvida, permitindo uma utilizagdo mais simples
deste recurso.

6.1 Trabalhos Futuros

Como propostas de trabahos futuros, poderia ser
implementado um controle de volume para o sinal de saida
do CODEC. QOutra proposta poderia ser utilizar os flags de
entrada para controle de pardmetros dos efeitos (atraso do
eco, nivel de distor¢do, etc), caminhando assim, rumo a
aplicagdo comercia para este trabalho.
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RESUMO
Neste artigo esta sendo apresentado um sistema de conversdo WAVE-MIDI que consiste de trés etapas: a extracdo de pitch, o
tratamento desta informacdo e a geragdo do arquivo MIDI. Testes realizados mostram um desempenho similar ao de outros
softwares comerciais na extracdo de pitch e um melhor desempenho do algoritmo proposto na geracdo do arquivo MIDI.

1. INTRODUCAO

Atualmente, para se obter a partitura de uma musica
recorre-se ao trabalho de um profissiona com a audicdo
treinada e a exaustivas repeticbes da mesma melodia
Algoritmos para automatizar este processo vém sendo
desenvolvidos desde o fina dos anos 70. Neste artigo esta
sendo proposto um agoritmo de conversdo WAVE-MIDI[1],
uma vez que os softwares disponiveis no mercado
apresentam Muitos erros nessa conversao.

O trabalho de conversdo se divide em trés etapas: a
extracdo do pitch[2], o seu tratamento e a geragéo do arquivo
MIDI. Para a extracdo do pitch foi usado o método da
autocorrelacdo, uma vez que ele se mostrou consistente
mesmo em situacles desfavoraveis e por ter uma baixa
complexidade computacional. O tratamento da informacg&o
extraida é feito para que sgjam eliminados erros nos trechos
de siléncio e nas transi¢des entre notas.

Foram redlizados testes comparativos com softwares
comerciaig3-5] e os resultados mostram um melhor
desempenho do algoritmo proposto.

O artigo esta organizado da seguinte maneira Na Segéo 2
€ apresentado o algoritmo de extracdo de pitch. Na Segdo 3
sdo feitas consideracOes relativas ao tratamento do pitch e

geracdo das notas. Os testes realizados sdo apresentados da
Se¢80 4 e finamente sdo mostradas as conclusfes na $¢ao 5.

2. ANALISE DE PITCH

A andlise de pitch é feita com base no método da
autocorrelacao[ 2]. Primeiramente  é caculada a
autocorrelagdp do sinal de entrada. Em seguida esta
autocorrelacdo é dividida em trés faixas, sendo seus tamanhos
respectivamente 14%, 21% e 65% do tamanho original do
bloco. Esta divisdo é feita para uma melhor estimativa
pitch, uma vez que evita que vaores multiplos do pitch
fundamental sgjam escolhidos. O valor m&imo da
autocorrelagdo dentro de cada uma dessas faixas é calculado
e normalizado pela energia do bloco. E entdo feita uma
andise seguindo a ordem dos blocos. Se o pitch dafaixan+1
€ maior que o pitch normalizado da faixa n gjustado por uma
constante ?=0.92, entdo este sera o pitch do bloco. Caso isto
nao ocorra, o pitch do bloco serd o pitch da primeira faixa.

3. TRATAMENTO DO PITCH

O processo de conversdo de pitch para MIDI apresenta
duas dificuldades: a primeira sdo as falhas no processo de
extracdo de pitch; a segunda é o fato de que muitas vezes o
préprio arquivo de dudio ndo reproduz fielmente o que tem
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Frequencia

limite: entre riveis (50 cents)

1.06% Hz (100 cents acima) nota musical YH

limite: entre riveis (50 cents)

— R0 mUsicEY

limite: entre riveis (50 cents)

— (] 91 Hz, [100 cents abaixo] hota musical b

limite: entre riveis (50 cents)

Figura 1 - Niveis para definicdo das notas.

que ser convertido em partitura. Foram utilizados quatro
algoritmos para tentar amenizar esses problemas. O primeiro
elimina os trechos de siléncio, enquanto os outros trés tratam
de suavizar o pitch. Cada um deles sera abordado nas segdes
seguintes.

3.1. Remogéo de siléncio

Para remover os trechos de siléncio, utilizamos a
informagdo de intensidade. O algoritmo utilizado calcula a
energia de cada frame normalizando os valores das amostras,
somando-os e dividindo o vaor fina pelo nimero de
amostras no frame. Calculamos entdo a nédia daintensidade
em todos os frames e estabelecemos que, para nossos testes,
valores abaixo de 0.05 do vaor da média fossem
considerados siléncio.

Uma vez removidos os trechos de siléncio, € iniciada a
conversdo do pitch para os dados MIDI. A converso é feita
pela equacéo

f - fo 2d1200 (1)

onde fy= 440 Hz (A4), céum vaor dadoemcentse f é a
freqiéncia do frame. Cada 100 cents representam uma
distancia de um semi-tom entre a nota que representa f e A4.

Com base nessa equagdo, estipulamos niveis que
relacionam os valores de pitch e suas respectivas notas, como
pode ser observado pelaFigura 1.

3.2. Suavizagdao do pitch

A simples divisdo do pitch em niveis e sua posteiror
conversio ndo é satisfatéria sendo necess&io o
desenvolvimento de algoritmos que aterem esses niveis de
quantizacdo conforme os valores que se encontram ao redor
de um determinado dado. Foram criados trés tipos de andlise:
ruido, flutuacdes e transigdes. Todos esses algoritmos tratam
de variagbes em pequenos instantes, assim eles se mostram
vdidos e atuantes de forma Util na maioria dos casos.

3.2.1. Eliminagao do ruido
Observando-se a curva de pitch, nota-se que alguns pontos
destoam dos demais a0 seu redor. Esses pontos séo o que

CONVERSAO DE ARQUIVCS WAVE EM MIDI

chamamos nesse trabalho de ruido e costumam causar erros
na geracdo das notas. Para reduzi-1os, definimos que qual que
ponto que tenha seu pitch maior que o dobro, ou menor que a
metade, do pitch dos frames anterior e posterior sga
descartado na conversdo para MIDI. O limiar de dobro (ou
metade) é usado porque se trata de uma variagdo de
exatamente uma oitava
Instrumentos musicais podem passar desse limite porém

nosso compromisso final é o de converter avoz humana, que
em nenhum caso estudado chegou a acangar essa variagdo
entre frames vizinhos.

3.2.2. Eliminagao da flutuacéao

Varios instrumentos, assim como a voz, podem flutuar
entre certos valores de freqiiéncia quando reproduzem uma
nota qualquer e isso ndo é imperceptivel para o extrator de
pitch. A principio, a separacdo de niveis feita no inicio do
processo deveria contornar esse problema. No entanto, testes
mostraram que em alguns casos a separagdo ndo era
suficiente, e 0 sistema acabava por errar a nota. Para tentar
solucionar o problema foi criado um algoritmo que analisa
uma seqliéncia de trés frames. Caso 0 primeiro e o terceiro
frame estejam com o pitch no mesmo nivel, e o frame
intermedidrio esteja um pouco acima do limite imposto pela
quantizagdo dos nivels, desconsideramos essa pequena
flutuagdo para a criagdo dos dados MIDI. A Figura 2 ilustra
este processo.

Para todos os casos testados o algoritmo removeu as
flutuacbes sem eliminar as nota corretas.

3.2.3. Tratamento de transigdes

Os instrumentos musicais e a voz humana, quando estéo
transitando de uma nota para outra, assumem em pequenos
instantes valores de pitch intermediérios, que sdo apontados
pelo extrator de pitch e podem atrapalhar a conversdo. Além
disto, a janela utilizada na andlise de pitch, apesar de
pequena, pode coincidir com um trecho de transi¢do de notas
e gerar um vaor de pitch totamente errado. Esses dois
fatores tornam necess&ria a utilizagdo de um algoritmo que
remova esses pontos. O algoritmo utilizado toma o pitch de
cinco frames consecutivos [p;...ps]. Entdo definimos que se
Pi= P2, Pa=PsepPtpst ps, entdo o valor de pé
descartado. Esse processo se mostrou Util em varios testes
sem que tenha removido nenhuma nota correta.

3.3. Geracgéo do arquivo MIDI

Para a geragdo do arquivo MIDI, é importante a ordem com
gue estes algoritmos sdo aplicados. Para que se obtenha o
resultado esperado é preciso que eles sigam a ordem
mostrada na Figura 3.

4. EXPERIMENTOS

O primeiro teste realizado compara o desempenho do
algoritmo proposto com o de alguns softwares comerciais.
Este teste foi redizado utilizando-se um arquivo de audio
gerado a partir de um arquivo MIDI. Assim, podemos
analisar com precisdo 0s pontos positivos e negativos de cada
sistema. O segundo teste foi feito utilizando-se um arquivo de
audio gravado por uma pessoa sem experiéncia em canto
usando um microfone comum na gravacdo visando a
comparagdo entre a andlise de pitch do nosso sistema e a de
um sistema comercial.
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Frequencia

s 1,05 ¥ Hz, (100 cents acima]  hota musicdl Y4
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limite entre riveis (50 cents)

e W Hz, it musical Y

limite: entre nivess (30 cents)

limite estendido [75 cents|

(194 Hz. [100 cents abaixa]  nota musical Yb

Figura 2 - Nova definicdo de niveis para eliminacéo de
flutuagoes.

pitch & intenzidade
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anti-ruido
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anti-flutuacan

J
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b

dadoz em MIDI

Figura 3 - Diagrama de blocos do sistema de converséo.
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Figura 4 - MIDI original.

4.1. Primeiro teste

Nesse primeiro teste temos o arquivo MIDI da Figura 4 no
qual escrevemos um trecho da muasica Fur Elise (de
Beethoven).

Neste teste vérias andlises podem ser feitas: precisdo na
geracdo de notas, andise de siléncio entre duas notasiguais e
notas com diferentes duragdes.

Para redlizar o teste, convertemos o arquivo origina de
MIDI para WAVE utilizando um piano do banco de MIDI
disponivel. Depois aplicamos o resultado nos diferentes
conversores WAVEMIDI. Os resultados gerados pelos
softwarestestados sfo apresentados as Figuras 5, 6, 7 e 8.

Podemos observar pela Figura 5 [3] que as notas geradas
ndo estdo todas corretas, pois o software ndo conseguiu
distinguir notas muito préximas como vemos no inicio do
arquivo. Outro erro estd no fato de que ndo ha nenhum
instante de siléncio no arquivo gerado, enquanto no original
temos vérios. Ja na analise da duracdo das notas podemos
também observar um erro na duragdo da Ultima nota do
arquivo. O software da Figura 6 [4] se mostrou totalmente
ineficiente como pode ser notado. A Figura 7 [5] tem notas se
sobrepondo além de agumas totamente fora do local
original. Porém, o algoritmo proposto se mostra mais
eficiente que os demais, apesar de alguns pequenos erros,
apresentando os pontos de siléncio corretamente, além de
precisdo total nas notas geradas.

4.2. Segundo teste

Para esse teste utilizamos um arquivo devoz gravado. Nele
temos uma frase de “Atirei 0 pau no gato” (musica popular).
A Figura 9 compara a andlise de pitch do sissema proposto
neste artigo com a andise de pitch do software Solo Explorer
(que se mostrou 0 melhor dentre os comerciais no primeiro
teste). Podemos observar que a andlise de pitch esta muito
semelhante, 0 que nos permite inferir que o algoritmo
proposto apresenta ganho na conversé do pitch paraMIDI.

5. CONCLUSOES

Neste trabalho foi proposto um sistema de conversdo WAVE
MIDI divido em trés partes: andlise de pitch usando o método
da autocorrelagdo, tratamento do pitch e geracdo do arquivo
MIDI. Testes realizados mostram que o Sistema proposto

consegue converter arquivos de dudio em arquivos MIDI com
mai's precisdo que softwares comerciais.
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RESUMO

A modulacdo sigma delta resulta numa codificacdo do sina que tem se mostrado extremamente Util em
aplicagbes de engenharia de audio. Estas aplicagbes véo desde a conversdo A/D e D/A até a amplificagdo em
poténcia de sinais de audio. Neste trabalho sdo abordados as principais caracteristicas e aplicacfes relacionadas a

este tipo de modulagéo.

INTRODUCAO

Uma tendéncia relativamente recente, porém ja
consolidada, é a de lidar com sinais no dominio digital,
embora no mundo real estes se apresentem, na maioria das
vezes, naforma analdgica. As vantagens compreendem, entre
outras, as facilidades em se transmitir, armazenar e processar
diversos tipos de sinais. Entre eles, podemos destacar 0s
sinais de audio e video e os sinais biomédicos, ambos por
demandarem alta precisdo na representagdo e, em muitas
aplicagbes, sofisticado  processamento  redlizado  por
computadores ou processadores digitais de sinais dedicados
(DSPs).

A conversdo de um sina do dominio analdgico para o
digital, e vice-versa, é redizada pelos conversores A/D e
D/A, que sdo circuitos eletrdnicos que se apresentam sob
diversas topologias, cada qual com suas vantagens e
limitagbes. As caracteristicas que diferenciam estes
conversores entre si s80 a resolucdo e a faixa de frequéncias
com que sdo capazes de trabalhar.

Este artigo trata de uma solugdo especifica para a
conversao A/D e D/A: os conversores sigma delta Sua
principal caracteristica € a utilizacdo de circuitos cuja

precisdo pode ser muito menor do que a precisdo do
conversor como um todo. Como sera apresentado no decorrer
do texto, é possivel obter uma resolugdo equivalente a 16 bits
na conversio A/D e D/A utilizando um quantizador de
apenas 1 hit (comparador), uma solucdo que encontra larga
aplicagdo hoje em dia em sistemas de gravagdo e reprodugéo
de dudio (e.g.: CD players).

Outra aplicagdo é a amplificagdo em poténcia de sinais de
audio. No caso da modulacdo sigma delta, a seqiiéncia de bits
resultante pode ser diretamente aplicada a um amplificador
classe D e entregue com poténcia suficiente aum ato falante.

Serdo apresentados e discutidos neste artigo os principais
aspectos da conversio A/D, como a amostragem e a
quantizagdo. A modulagdio sigma delta serd caracterizada e
comparada com a modulagdo por codigo de pulsos (PCM),
gue é a mais tradiciona e utiliza quantizadores de ata
resolucao.

Uma andlise sobre as ndo linearidades do processo de
quantizagdo serd desenvolvida, o que levara a uma razoavel
compreensdo sobre o desempenho dos conversores A/D no
que diz respeito aresolucdo. Serdo listadas as principais éreas
nas quais a modulagdo sigma delta encontra aplicabilidade,
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assm como alguns circuitos integrados que realizam esta
modul agéo.

CONVERSAO ANALOGICO DIGITAL
Amostragem e quantizagéo

Na conversdo analdgico digital, ou digitalizacdo, de um
sinal elétrico, duas operacles basicas sdo efetuadas sobre o
sinal: a amostragem no tempo e a quantizagdo na amplitude
(1.

O processo de amostragem para um sinal analégico x(t) é
descrito pelaEq.1 e representado graficamente na Fig.1.

x[n]:x(nTS), 1)

onde T_é o periodo de amostragem e X[n] € o sinal amostrado
no instante n.

No dominio da freqiiéncia, o efeito da amostragem € de
criar versdes periodicamente repetidas do espectro do sinal
amostrado, centradas em freguiéncias mdltiplas da fregiiéncia
de amostragem f_ = 1/T_ . Este comportamento € descrito pela
Eq.2 e mostrado na Fig.2.

a) Sinal analogico

0z 025 0z

b) Sinal amostrado
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Fig.1: @) Sinal senoidal analdgico (2 Hz). b) amostragem (200 pontos por
segundo) e ) quantizacdo (16 niveis ou 4 bits).

X ()= D x(r-as). @

R

onde X (f) representa o espectro do sinal amostrado. Como é
possivel observar na Fig.2, se a largura da faixa espectral f,
do sinal amostrado for maior que a metade da freqiiéncia de

MODULAGAO SIGMA DELTA EM AUDIO

amostragem f,, ocorrerd uma “invasio” do conteido espectral
entre duas repeticdes adjacentes. Este fendmeno é chamado
aliasing, e é prevenido aplicando o sinal a ser amostrado num
filtro passa baixas cuja freqiiéncia de corte é a metade da
freqiéncia de amostragem. Na Fig.2 a resposta deste filtro
antialiasing aparece em linhas tracgjadas. E importante
mencionar, embora sga ¢bvio, que tratase de um filtro
exclusivamente anal6gico, uma vez que precede 0 processo
de digitalizacdo do sinal. Assm sendo, sua implementacéo
sofre das limitagbes préticas intrinsecas aos filtros
analégicos, como por exemplo, a inviabilidade de se
conseguir um filtro de alta ordem (62 ou maior), o que é
necessario quando deseja-se uma faixa de corte relativamente
estreita.

espectro

¢ resposta do
do sinal P

filtro anti-aliasing

Fig.2: Representac&o no dominio da freqiiéncia do sinal de largura de banda f,
amostrado com frequiéncia de amostragem f_.

O processo de amostragem é uma operagdo reversivel, uma
vez que nenhuma informagdo € perdida e o sina pode ser
perfeitamente reconstruido.

A quantizacdo na amplitude de um sinal € um processo nao
reversivel, umavez que mapea um nimero infinito de valores
de entrada num ndmero finito de valores de saida. Estas
saidas sdo representadas normalmente como uma palavra
digital com um nimero finito de bits. Um quantizador com Q
niveis de saida é usualmente caracterizado como tendo N hits
de resolucéo, onde N=log,(Q). Assim, Q deve ser escolhido
como sendo uma poténcia de 2, para que N sgia um ndmero
inteiro. Se V é a amplitude méxima do sinal de saida,
somente valores de entrada separados de no minimo
A=2V/(Q-1) podem ser distinguidos entre dois niveis
diferentes (Fig.3).

b) 2 niveis

a) 4 niveis

Fig.3: Fungao de transferéncia: &) quantizador de 4 niveis e b) quantizador de 2
niveis (comparador).

Na Fig.1 é mostrado um exemplo de um sinal senoida
quantizado com 16 (2°) niveis. Uma palavra digital de 4 bits é
suficiente para representar todos os possiveis niveis de
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amplitude deste sinal. Na Fig.3 sGo mostradas as funcfes de
transferéncia de dois tipos de quantizadores uniformes.

O processo de quantizacdo é inerentemente ndo linear, 0
que dificulta a sua andlise. Além disso, 0 erro introduzido no
processo depende da diferenca entre a amplitude da entrada e
o nivel referido na saida. Este erro é responsavel pela
introducdo de um ruido no sinal, e o desempenho de um
conversor A/D é mensurado justamente pela quantidade de
ruido introduzido na quantizagdo. E claro que quanto maior
for 0 nimero de niveis de quantizacdo, melhor sera o
desempenho do conversor.

Entretanto, a implementac&o eletrénica de um quantizador
de alta resolucdo é extremamente complexa, principalmente
quando os circuitos sdo integrados em chips VLSl (Very
Large Scale Integration). Uma das limitacdes refere-se a
precisdo necessaria no casamento dos capacitores usados para
realizar repetidas divisdes por 2 de uma tensdo de referéncia.
Numa conversdo A/D de N hits, a precisdo requerida é de, no
minimo, uma parte em 2". Por exemplo, um quantizador de
10 bits demanda uma precisdo da ordem de 0,1% no
casamento dos capacitores, o que é extremamente dificil em
VLS.

Analise de desempenho

O interessante na andlise do desempenho de um conversor
A/D é o comportamento do erro de quantizacdo €[n], que é a
diferencaentre o sina de saiday[n] e o sinal de entrada x[n]:

efn]=y[n]- x[n]. 3)

Como €[n] é resultante de um processo genuinamente ndo
linear, para facilitar a andlise algumas aproximagdes sdo
adotadas arespeito do seu comportamento estatistico e da sua
dependéncia com relacdo ao sind de entrada [2].

1. €[n] éndo correlacionado com o sinal de entrada x| n].

2. ¢n] é uma segiéncia amostrada de um processo
estocasti co estacionario.

3. ¢€[n] é uma seqiiéncia independente e identicamente
distribuida (i.i.d.), i.e., €n] € um ruido branco com
média zero.

4. ¢[n] é uniformemente distribuido no intervalo [-A/2,
A/2].

5. x[n] é também um processo estocastico i.i.d.,
uniformemente distribuido no intervalo [-V, V] e de
meédia zero.

Estas aproximagdes simplificam muito a andlise do
sistema, uma vez que substituem uma ndo linearidade
deterministica por um sistema linear estocastico, permitindo
0 uso de técnicas de andlise de sistemas lineares.

Embora sgjam largamente adotadas na literatura cientifica
sobre conversdo A/D, estas suposicies sofrem sSérias
limitagdes. A principal delas refere-se ao fato do erro €[n] ser
de fato uma fungdo deterministica da entrada, ndo podendo,
pois, ser estatisticamente independente desta (propriedade 1).
Em [2] sdo discutidas com detahes as limitagdes das
suposicdes consideradas acima, bem como métodos
mateméticos alternativos de andlise para o processo aqui
abordado.

No caso de valerem todas as aproximacfes, a variancia ou
poténcia de €[n] é definida pela Eq.4, para o caso do
quantizador de Q=2" niveis:
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Um importante parametro de andlise do desempenho é a
relacdo sina ruido SQNR (Sgnal to Quantization Noise
Ratio). Sendo ¢ a variancia do sina de entrada, a SQNR é
expressa pela Eq.5:

2
SONR = 1010;{ Tx ]

e

2
~10 log[ ‘:/xz ] +4,77+6,02N (dB) )

Assim, para cada bit amais naresolucdo do conversor (i.e.,
para cada incremento em N, ha uma mehora de
aproximadamente 6 dB na SQNR. Ou sgja, ha uma relagdo
direta entre aresolugéo do conversor e asua SQNR.

Qutro parametro a ser definido € afaixa dindmica R, que é
uma medida do intervalo de valores de entrada para os quais
0 conversor produz uma SQNR positiva. Para entradas
senoidais, a faixa dindmica é definida como a razéo entre a
poténcia méxima do sinal senoidal (V’/2)e a poténcia minima
do sinal senoidal que resultanuma SQNR igual a0 dB (o =
o= AY12):

R via Vi)
A%/ @V/zN)Z/lz
R=602N +176 (dB) (6)

A mesma andlise de desempenho pode ser feita no dominio
da freguéncia. Aplicando a transformada Z na Eqg. 3,
obtemos:

Y[e]= Xl [2]+ B [E]. @)

onde foram introduzidas as fungBes de transferéncia H [7] e
H_[7] relativas & modulagéo do sinal de entrada e do erro de
quantizacdo, respectivamente. A densidade de poténcia
espectral na saida do conversor, P_(f), fornece a informaggo
necessdria para se determinar a poténcia do ruido gerado por

en):

P, (f)=P.(f ). (1) . ®)

onde P(f) é a densidade de poténcia espectral do erro de
quantizagdo. No caso de |[H(f)] = 1, e de e[n] obedecer as
condigdes citadas, pode-se afirmar que:

Pey(f):Pe(f):o.ez/f:v > ©)
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onde f, é a freqiéncia de amostragem. A integral da
densidade de poténcia espectral P,(f) somente na faixa de
freqiiéncias de interesse f,, tem como resultado a covariancia
cruzada ou poténcia média aef gerada pelo ruido de
quantizacdo na saida:

j Pk =2[ By (1

—jf” (Fur =2[" B, (r)r

1520, 2
:j B"—fdf:af[ fB] (10)
o fy fs
Este € um resultado muito interessante, uma vez que

relaciona a poténcia do ruido na saida do conversor com a
raz&o entre alargura da faixa espectral do sinal amostrado f, e
a frequéncia de amostragem f. Se o conversor utiliza a taxa
de Nyquist, f, =2 f, o resultado € 0 mesmo da Eq. 4. No
entanto, se o sinal for amostrado a uma taxa superior a taxa
de Nyquist, a Eg. 10 informa que a poténcia do ruido gerado
sera menor que no primeiro caso. Esta técnica é chamada
sobreamostragem, e seu efeito na prética € o de trocar
velocidade por resolugdo. Em outras palavras, aumentando a
freqiiéncia de amostragem de um sinal, consegue-se uma
mesma relagdo sina ruido utilizando-se um quantizador de
menor resolucdo que geraum ruido de maior poténcia.

Uma explicagdo razodvel para este fendbmeno parte da
suposicdo que o erro de quantizagdo é um ruido branco
distribuido uniformemente entre /2 e f/2. Sef_= 2f, , entéo
toda a poténcia do ruido encontra-se distribuido na mesma
banda espectral do sinal amostrado. Entretanto, no caso da
sobreamostragem, a mesma poténcia sera distribuida numa
extensdo maior que f,, restando apenas uma fragdo desta
poténcia no interior da banda do sinal. Um filtro passa baixas
digital é capaz de facilmente remover o ruido que estaforada
banda de interesse. O resultado é o aumento na SONR, e
conseguientemente no desempenho do conversor A/D.

A expressdo da SQNR pode ser rescrita na forma mais
generalizada:

Ggy

:IOIOng.)—lOlog@f)-#lOlog[zj;s ] (dB) (11)
B

Se arazdo f§/2fB = 2r, a expressdo assume aforma:

2
SONR = 1010{ 2 ]

SONR = 101og@§} 101og(y§)+ 3,017 (dB) (12)

Assim, cada vez que a fregiiéncia de amostragem tiver seu
valor dobrado, ocorrerd uma melhora de aproximadamente 3
dB narelagdo sinal ruido do conversor.

Um dos beneficios da sobreamostragem € a possibilidade
de se utilizar um filtro anti aliasing com a faixa de corte
menos radical do que no caso da amostragem na taxa de
Nyquist.
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As fungBes de transferéncia H,[Z] e H[7] introduzidas na
Eq. 7 podem ser escolhidas de tal forma que os sinais x[n] e
e[n] sofram modulagcbes que venham a mehorar o
desempenho da conversio A/D. E o caso da modulagio
sigma delta, onde H[Z] é projetado de forma a concentrar o
ruido de quantizag&o fora da banda do sinal a ser amostrado.
Contudo, H,[7] deve ser tal amanter x[n] inalterado. Conclui-
se, entdo, que H [Z] deve ser a funcdo de transferéncia de um
filtro passa dltas, uma vez que o sina a ser amostrado ocupa
abanda espectral entre DC ef,.

QOutra possivel implementagdo acontece no caso do sina
apresentar uma largura de banda igua a [f, — /2, f_+ /2],
onde f>> f, é a freqUiéncia central da banda do sinal. Neste
caso, uma funcgéo de transferéncia realizando um filtro passa
banda pode ser utilizado.

A implementagio basica de um modulador sigma delta é
representado pela Eq. 13:

v[)= xR+ EE -2 (13)

onde L é aordem do filtro passa dtas, e conseglientemente, a
ordem do modulador. E f&cil perceber que quanto maior for
L, umamaior energiado ruido €n] sera colocado paraforada
banda de interesse e melhor serd 0 desempenho do conversor.
O sina de entrada aparece na saida intacto, apenas com um
atraso imposto por z°.

e[n]

1 | vin] l*

- Lzl |+ | g

x[n] + — u[n]

y,[n]

DAC

Figura 4: Diagrama de blocos do modulador sigma delta de primeira ordem.

Diversas variagBes para H[Z] e H_[Z] j& foram propostas.
Entre eas, destacam-se as topologias em cascata ou
multiestégio [3-6], pardedo [7,8] e multibanda [9].
Quantizadores de diversos niveis também sdo utilizados.
Neste artigo, contudo, serdo abordados apenas 0s
moduladores sigma delta de primeira e segunda ordens com
quantizadores de 2 niveis (1 bit).

Modulac&o Sigma Delta de Primeira Ordem

O diagrama de blocos de um modulador sigma delta de
primeira ordem é mostrado na Fig. 4. A saida do modulador
Y(2) é expressa pela equagéo:

v[)= xR+ EEJG-27). (14)
No dominio do tempo, a Eq. 14 pode ser rescrita

y[n]:x[n—l]+e[n]—e[n—l]. (15)
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¢[n]
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Figura 5: Diagrama de blocos do modulador sigma delta de segunda ordem.
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Figura 6: Resposta de um modulador sigma delta de primeira ordem: &) sinal DC e b) sina senoidal.

Utilizando H, = z* e H_ = (1-Z") nas Egs. 8, 9 e 10, a 2
poténcia do erro de quantizagio na saida do conversor & ~10log I 9,017 (dB) (18)
205\
c. o2 2/ (16) Cada vez que a freqiiéncia de amostragem tiver seu valor
4 3 S dobrado, ocorrer4 uma melhora de 9 dB na relacdo sinal

ruido do conversor, ou equivalentemente, um aumento de 1.5

A relagdo sinal quantizado ruido €, enté&o: bit na resol ugao.

Modulacéo Sigma Delta de Segunda Ordem

2 . .
_ 2 2 n O diagrama de blocos de uma modulador sigma delta de
SONR __IOIOg(O—X)»lOlOg(a@>1010g[ 3 ] segunda ordem é mostrado na Fig. 5. A estrutura agora
contém dois integradores. As equagOes para a saida do
43 Olog( 2;]‘; conversor e paraa SQNR sdo:
B

] (dB) (17)
v[)= xR v B -2 (19)

Searazdo f/2f, = 2r:

SONR :101og(;§)101og@§) y[n]=x[n—1]+en]-2e[n—1]+efn - 2]. (20)
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Figura 7: Resposta de um modulador sigma delta de segunda ordem: @) sinal DC e b) sinal senoidal.
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Figura 8: Resposta em freqgiiéncia de um modulador sigma delta de segunda
ordem com f, = 8129 Hz e um sina senoidal (pico mais alto) de 120 Hz e
amplitude igual a 0.8 naentrada.

4 2f 5
- .2_02”_(_Bj

S s U @b
SONR = 101og(a§)L 101og@3)
4
—1010g[%]+15,05r (dB) (22)

Neste caso, um incremento em r correspondente a uma
multiplicacBo por 2 na fregliéncia de amostragem,
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proporciona um aumento de 2.5 bits na resolucdo do
conversor, ou 15 dB de melhora na SQNR.

O modulador de segunda ordem incorpora um integrador a
mais em sua fungdo de transferéncia. Teoricamente, este
integrador contribui para atenuar o ruido de quantizagdo na
banda de interesse e reforca-lo em freqiéncias altas.

Comportamento Qualitativo

A modulagdo sigma delta pode ser vista como um
conversor PCM com realimentacdo, que tenta forcar a saida
y[n] aser igua aentrada x[n]. Considerando o caso onde um
quantizador de 1 hit é utilizado, sendo V =1, a saida do
comparador assume os vaores +1 ou —1. Sendo assim,
sempre haverd um erro u[n] = 0, exceto quando a entrada
assumir exatamente um dos val ores citados acima.

Considerando uma entrada DC entre O e 1 no modulador de
primeira ordem da Fig. 4, quando y[n] = 1 o erro u[n]
acumulado pelo integrador € negativo, ja que u[n] = x[n] —
y[n]. Ap6s um determinado nimero de ciclos estes valores
negativos acumulados serdo suficientes para mudar o estado
do comparador paray[n] = -1. O sina do erro muda para um
valor positivo e é acumulado novamente no integrador por
alguns ciclos até mudar o estado do comparador de volta para
+1. A densidade de +1's e —1's num periodo de tempo é
relacionado ao valor DC da entrada, de maneira que quanto
maior o valor da entrada, maior a densidade de +1's na saida,
e viceversa. Por essa razdo, o modulador sigma delta
utilizando um quantizador de 1 bit € comumente denominado
modulador por densidade de pulsos (PDM).

No modulador de segunda ordem o comportamento é
parecido. Contudo, a entrada do quantizador v,[n] é uma
versdo mais refinada, ou precisa, do erro entre a entrada e a
saida, uma vez que este erro u,[n] € aplicado num integrador
antes de ser subtraido de y[n]e gerar u,[n]. O resultado é uma
representacdo mais precisa do sinal de entrada.
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Nas Figs. 6 e 7 sdo mostradas as respostas dos
moduladores de primeira e segunda ordens aos sinais DC e
senoidal. E possivel perceber as diferentes distribuicdes de
pulsos implementadas por cada modulador.

A resposta em freqiiéncia da saida de um modulador sigma
delta de segunda ordem é mostrada na Fig. 8. O pico mais
ato refere-se a0 sinal senoidal de fregiiénciaigual a120 Hz e
amplitude igual a 0.8 aplicado a entrada. A frequéncia de
amostragem neste caso € de 8192 Hz, o que corresponde a
uma taxa de sobreamostragem de aproximadamente 68. E
interessante observar a atenuagdo do ruido de quantizagdo nas
baixas frequiéncias, provida pelo filtro passaadtas H, = (1-2%’,
enguanto o sinal de entrada permanece inalterado.

Algumas imperfeicdes nos  circuitos  eletrdnicos
responsaveis pela implementacdo do modulador podem
degradar o seu desempenho [2], como é o caso do integrador.
Se 0 ganho ndo for unitério e houver um fator de fuga
consideravel, a funcdo de transferéncia do erro de
quantizacdo sofre mudangas em seus par@metros que se
traduzem numa pior atenuagdo do ruido dentro da faixa de
frequéncias de interesse.

Imperfei¢cGes no conversor D/A e no quantizador também
s80 susceptiveis de ocorrer, no entanto ndo chegam a
comprometer o desempenho do conversor como um todo.

Contudo, um aspecto que merece especial atencéo refere-se
anatureza ndo linear do conversor, a realimentagéo, e ao fato
de o ruido de quantizagdo ndo ser branco como assumido.
Tudo isso leva a0 aparecimento de componentes periodicas
(limit cycle oscillations) na saida do conversor [10]. Estas
componentes podem se situar dentro da banda do sina de
entrada, principalmente em conversores de primeira ordem, o
gue é extremamente indesgjavel em aplicagBes de audio e
voz.

Comportamento Quantitativo

Nesta secdo o objetivo € tracar um paraelo entre as
diversas implementacGes de conversores A/D discutidas neste
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artigo com um exemplo numérico baseado nas equagdes
propostas ao longo do texto.

O exemplo é um conversor A/D para aplicacdo em audio
de dtafidelidade, onde alargura de banda é igual a20 kHz e
arelacdo sina ruido requerida é de 98 dB, ou 16 bits como é
0 caso dos conversores PCM utilizados nos CDs players de
audio.

A Tabela 1 reline os resultados das freguéncias de
amostragem necessarias para atingir o desempenho esperado.

Implementacao Pratica

Um modulador sigma delta de segunda ordem foi
implementado num DSP (Digital Sgnal Processor) da
familia TM S320C2407 do fabricante Texas Instruments.

O dgoritmo escrito na linguagem de programagdo C++
executa uma leitura nos conversores A/D de 10 bits internos
a0 DSP e cadcula a saida y[n] baseado nas equacles
desenvolvidas anteriormente neste artigo. A freqiéncia de
amostragem escolhida foi a maior possivel, respeitando o
clock do DSP de 30 MHz. Como foi medido que o algoritmo
gasta cerca de 90 ciclos de clock para redlizar todas as
operagdes do célculo de y[n], a freqiéncia de amostragem
ficou estabel ecida em 300 kHz.

Tabela 1: Fregliéncia de Amostragem para Conver sdo
A/D em Audio de Alta Fidelidade
f, =20 kHz, SONR = 98 dB

Tecnologia Frequéncia de
Amostragem

PCM 16 bits 44.1 kHz

PCM Sobreamostrado 12 hits 10 MHz

PCM Sobreamostrado 8 bits 2.64 GHz

Sigma DeltaPrimeiraOrdem 1 bit  96.78 MHz

Sigma Delta Segunda Ordem 1 bit  6.12 MHz

Sigma Delta Segunda Ordem 5 bits  1.53 MHz

SigmaDeltaTerceiraOrdem 1 bit  1.92 MHz

x[n]

¥In]

100 180

n=amostra

Fig. 9: Resultado da simulag&o de um conversor sigma delta de segunda ordem com taxa de sobreamostragem igual a 150. O sinal de entrada é uma onda triangular
com amplitude variando entre 0.8 e +0.8.
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2).Ch2: . 5Volt 100us . | .

‘M Chl: 1 Vel 100 us

Fig. 10: Formas de onda na entrada (triangular, 1 kHz) e na saida do DSP TM S320C2407 com taxa de sobreamostragem igual a 150.

1)Ch1l: 1 Velt 100 us
- 2)Ch2: 5 Velt 100 us

Fig. 11: Saida modulada do DSP para um sinal senoidal de entrada com
frequénciaigual a1 kHz.

NaFig. 9 € mostrado o resultado de uma simulagdo na qual
¢ aplicada a entrada do modulador um sinal triangular, onde
f/2f, = 150. Esta figura € comparada & forma de onda
adquirida da saida do DSP, mostradanaFig. 10.

A Fig. 11 mostra os sinais de entrada e saida do
modulador, onde a entrada € um sinal senoidal de 1000 Hz.

Infelizmente ndo foi vidvel redizar uma andise no
dominio da freqiiéncia da saida do modulador sigma delta
implementado devido a impossibilidade em se adquirir com o
equipamento disponivel um ndmero de pontos que permitisse
uma resolugdo em frequénciarazoavel.

APLICACOES DE CONVERSORES SIGMA DELTA

Nesta secdo sdo apresentadas algumas das principais
situagdes onde os conversores sigma delta encontram grande
aplicabilidade. Os par&metros resolucdo e largura de banda
s80 0s mais importantes na avaliagdo dos resultados
conseguidos pelas diversas implementaces. Na Tabela 2
estao agrupados varios exemplos encontrados na literatura.

A conversdo de dados em instrumentacdo demandam altos
niveis de resolucdo (19-20 bits), embora envolvam
frequéncias até aproximadamente 500 Hz, na maioria dos
casos. Taxas de sobreamostragem (tsa) iguais a 128 (f, = 128
kHz) sdo comumente encontradas e a SQNR pode chegar a
120 dB.

Em codificacdo de voz para aplicagdes de telefonia, a
largura de banda requerida é de 4 kHz com uma resolucgéo de
13 ou 14 bits. Aqui, para atingir 80 dB de SONR, pode-se
encontrar conversores de 1 bit e primeira ordem com tsa =
500, ou de segunda ordem com tsa = 128.

Sistemas de audio digita de adta fidelidade tem
especificagOes mais rigorosas, com largura de banda igua a
20 kHz e resolugdéo de, no minimo, 16 bits. Véias
arquiteturas tém sido propostas, utilizando quantizadores de 1
ou 4 hits, topologias de primeira, segunda ou quarta ordens,
OU MESMO Circuitos em cascata.

Em sistemas de telecomunicagdes como ISDN ou telefonia
celular, a modulagdo sigma delta também encontra
aplicabilidede. A largura de banda nestes casos é
relativamente grande, e aresolugdo variaentre 12 e 14 bits na
maioria dos casos. A topologia mais utilizada é a cascata com
filtragem passa banda.

Na Tabela 3 estdo listados alguns dos principais fabricantes
de circuitos integrados para aplicagdes em conversdo A/D
gue mantém modelos utilizando a modulagdo sigma delta.

CONCLUSOES

Este trabalho apresentou a tecnologia de codificacdo de
sinais utilizando a modulagdo sigma delta. Para isso, foi feita
uma revisdo dos conceitos envolvidos em conversio
analégico digital. Foram definidos os principais parémetros
para a avaliagdo do desempenho destes conversores, e
apontados os principais pontos fracos que podem levar a um
comprometimento na qualidade do conversor.

A modulag8o sigma delta se apresenta como uma excelente
solucdo para a conversdo A/D e D/A de sinais de audio. Sua
principal vantagem sobre outras topologias é o fato de sua
precisio ndo estar limitada pela precisdo dos circuitos
elementares que conformam o conversor. Além disto, a
seqiiéncia de bits resultante da conversdo pode ser
diretamente aplicada num amplificador classe D para
amplificagdo em poténcia A demodulagdo consiste
simplesmente numa filtragem das frequiéncias fora da banda
espectral deinteresse.

O aumento crescente na velocidade de funcionamento dos
circuitos integrados tem tornado cada vez mais viavel a
utilizacdo da modulagdio sigma delta em aplicactes de audio.
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Tabela 2. Aplicagdes Tipicas de Conver sores Sigma Delta*

LarguradeBanda Frequénciade TSA Resolugdo Estruturado Quantizador Aplicagédo Referéncia
do Sinal (f.) Amostragem (f) (f/2f) (bits) M odulador
492 Hz 128 kHz 128 20 42 ordem 1 bit instrumentagdo  [11]
500 Hz 128 kHz 128 20 42 ordem 1 bit abalos sismicos [12]
4 kHz 4 MHz 500 13 12ordem 1 bit voz [13]
4 kHz 1.024 MHz 128 13 22 ordem 1 bit voz [14]
205 kHz 5.25 MHz 128 16 22 ordem 4 bits audio [15]
24 kHz 6.144 MHz 128 18 42ordem 4 bits audio [16]
24 kHz 3.072 MHz 64 16 22 ordem 1 bit audio [17]
25kHz 6.4 MHz 128 17 “2-1" cascata 1 hit audio [6]
40 kHz 10.24 MHz 128 14 22 ordem 1 bit ISDN [18]
40 kHz 2.56 MHz 32 13 “2-1" cascata 1 bit ISDN [4]
100 kHz 3.25MHz 16 15 “2-2-2" cascata 3 niveis celular digital  [19]
160 kHz 20.48 MHz 24 16 “2-1" cascata 1 bit - [5]
250 kHz 32 MHz 32 14 42ordem 1 bit - [20]
1 MHz 50 MHz 20 12 “2-1" cascata  1bite3bits ultrasom [21]
* Retirado de [23].
Tabela 3: Conversores Sigma Delta em Circuitos I ntegrados
Fabricante Modelo Largurade Fregqliénciade TSA Resolugdo Quantizador  Estruturado
Banda do Amostragem (f) (f/2f,) (bits) M odulador
Sinal (f,)
Analog Devices AD7720 98 kHz 25 MHz 128 16 1 bit 72 ordem
AD1878 21.7 kHz 3.5MHz 81 16 1 bit 52 ordem
Texas PCM 1760 24 kHz 3.072MHz 64 20 4 bits 42ordem
Instruments  TLC320AD57 24 kHz 3.072MHz 64 18 1 bit 42ordem
National ADC16071 21.6 kHz 6.144 MHz 142 16 1 bit 22 ordem
Semiconductor
Moatorola DSP56ADC16 45.5 kHz 6.144 MHz 71 16 1 bit 3 ordem
[10] V.Friedman, “The structure of limit cyclesin sigma
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RESUMO

En esta tercera etapa del estudio de la difusién acustica se trabajé especificamente sobre la medicién y
analisis del SFD en distintos recintos, la sala AB del Centro Cultural San Martin, el teatro del Colegio
Euskal Echea, el salon Dorado de Teatro Colon y la sala principal del Teatro Colén. De estas
experiencias se extrajeron los parametros a los que es sensible el SFD y los datos para un nuevo punto
de partida para analizar la acustica de recintos.
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ALEJANDRO BIDONDO

Teoria:

Toda investigacion nace de ciertos
cuestionamientos y en este caso algunos
fueron:

e ;Puede un solo numero, el
“coeficiente de difusion” obtenido
del desparramo espacial de la
energia, caracterizar
completamente el funcionamiento
de una superficie, siendo éste tan
complejo?.

e ;Cuanta superficie difusora es
necesaria para conformar un campo
difuso?.

e ;Cuantos tipos de campos difusos
se pueden conformar?.

e +Es medible la difusién de un
campo difuso como para poder

repetir  valores  obtenidos en
proyectos ya realizados?.
e ;Qué superficie difusora es

necesaria en un control y en una
sala de un estudio de grabacién?.

o ;Es perfectible un campo difuso?.

e ;Es estudiable un campo difuso?,
¢,Como?.

e ;Que diferencia hay  entre
conformar un campo difuso con
superficies aleatorias respecto de
superficies devenidas de teorias
numeéricas y softwares de
optimizaciéon?

Definiciones:

Difusion:

Propiedad de las superficies por la
que desparraman la energia
acustica en el espacio en forma no
especular y en el tiempo.

Campo Difuso:

Espacio fisico donde existe similar
decorrelacion binaural de la energia
acustica.

Difusores Acusticos Il

En las anteriores definiciones se hacen tres
afirmaciones ya demostradas en trabajos
anteriores (Difusores Acusticos Il):

1. Los difusores desparraman la
energia acustica en el tiempo.

2. El método de medicion de los
campos difusos es intrinsecamente
binaural.

3. Los campos difusos poseen un
valor medio de difusividad y un
desvio estandard que mide su
homogeneidad.

SFED:

Es un indice de Espacialidad Subjetiva que
indica el grado de decorrelacion de
reflexiones entre el oido izquierdo y derecho
(binaural).

Post procesado de las mediciones
binaurales:

Sabiendo que existe una correlacion entre el
IACC y la sensacion subjetiva de difusion, a
partir de los valores del primero se llegdé a
los valores del segundo por medio de una
ecuacion fruto de una regresion matematica
entre resultados obtenidos en anteriores
estudios.

IACC:

IACC = max ‘¢lr (Z'M para M <lms
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La Ecuacion que mejor ajusta las
muestras obtenidas es:

3
SFD =-29-(14CC):

Trabajo de investigacion
Descripcion de las salas evaluadas:

Teatro del Colegio Euskal Echea:

Es una sala construida en 1940 fue
proyectada para conciertos de orquestas
Filarménicas, con capacidad para 1000
personas entre la PB y el Pullman. El techo
presenta concavidades que focalizan la
energia sonora hacia ciertas franjas de 2m
de ancho aproximadamente sobre la
audiencia, paralelas a la linea frontal del
escenario.

Sala AB del Centro Cultural San Martin:
Sala construida durante la década de 1960,
con capacidad para 1000 personas
sentadas, todas en Planta baja.

Sala principal del Teatro Colon:

Es la casa de Opera mas importante de
Argentina. El Teatro Coldn fue construido en
1908, con capacidad para 2487 personas
sentadas.

Salén Dorado del teatro Colén:

Dentro del teatro Colén, en el primer piso
sobre la entrada de la calle Libertad, se
encuentra este salon el cual se utiliza para
conciertos vocales y musicales (usualmente
no mas de 5 o 6 instrumentos) con
capacidad para 100 personas
aproximadamente.

Equipamiento de Medicion:

e Un par (2) de micréfonos Crown
PZM en configuracién binaural
espaciados 17cm entre si (llamado
“Binaural Wood Head”).

e El post procesamiento fue realizado
mediante 2 canales de FFT
utilizando una ventana tipo Hanning,
analizadores de espectro y de
oscilogramas, softwares de
correlacion y procesadores de
integral reversa de Schroeder.

Difusores Acusticos Il

o 1 Micréfono omnidireccional
Eartworks M30.

e 2 Micréfonos Shure SM81.

e 1 Micréfono AKG414 ULS.

o 1 Microfono  Audio  Technica
AT4033.

e Un reproductor de CD.
Un grabador de ADAT de 8 canales.
7 Preamplificadores de microfono
de una consola Soundcraft de 16
canales de entrada.

e Un amplificador de Audio de 2
canales marca CREST FA901.

e Un altavoz marca JBL modelo 4425,
a menos que se especifique lo
contrario.

Disposiciéon microfénica:

Se plante6 una nueva disposicion
microfénica para la medicion de los
parametros acusticos de una sala. La
misma cuenta con 7 micréfonos de
diferentes caracteristicas polares, 6 de los
cuales se encuentran en la posicion de
medicion.

Sobre la fuente sonora:

Cardioide:
El mismo capta lo emitido por esta,
de manera de conocer cémo esta
siendo excitada la sala. La distancia
de este micréfono hasta la fuente

LZ

sera > 7 para cumplir con la

condicion de Fraunhoffer de campo
lejano para fuentes puntuales.
Debido a que el SFD es un
parametro subjetivo de difusividad
de los recintos, es recomendable
(para lograr una buena mensura)
que la fuente posea la
direccionalidad que tendria una
fuente sonora real de uso comun
dentro de la sala; en su defecto, la
aplicacién de las leyes del buen arte
sugieren el uso de fuentes
omnidireccionales, con lo que el
resultado sera mas universal pero
menos real.

En cada posicion del oyente a ser evaluada:
Omnidireccional:
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El mismo capta la totalidad de la
respuesta al impulso /,(¢) .

Cardioide frontal:
El mismo capta la informacion
directa, proveniente del frente a
partir de la posicion de medicion.

Cardioide trasero:
El mismo capta solamente lo
emitido por aquella porcion de sala
existente detras de la posicion de
medicion.

Figura de ocho:

El mismo capta sélo la energia lateral.La
misma puede ser comparada con la energia
total (micréfono omnidireccional) y/o con la
energia frontal (micréfono cardioide).
“Binaural Wood Head” (2 micréfonos
hemiesféricos separados 17cm uno de otro):

Este set de 2 micréfonos realiza una
captacion binaural en la posicion de
medicion. Separadamente se sugiere
evaluar sus captaciones tomando como
entrada lo captado por el micréfono de
fuente, en la medida que asi lo requieran los
resultados que arroje la evaluacion del SFD
(RT60 binaural).

La disposicion de los microfonos que
minimiza la interferencia entre ellos es:

Frente

2m

Amplitude (d8)

Difusores Acusticos Il

RT60 Binaural:

Se encontré que el analisis tradicional de la
respuesta al impulso de un recinto en una
posicion cualquiera de medicién enmascara
resultados que se evidencian en las
respuestas al impulso binaurales, tomando
como excitacion del sistema lo captado en
cercania a la fuente sonora y como salida
del sistema lo propio de los micréfonos de la
“Binaural Wood Head’. Como de toda
respuesta al impulso, también se pueden
obtener los valores de RT60 (en este caso
valores L y R), EDT, Claridad 50 y 80.

Los valores resultantes del mapeo del SFD
motivan el precedente analisis
encontrandose asi los comportamientos
particulares de cada posicién de evaluacion.

En las siguientes figuras se puede observar
el resultado de la captacién monofénica de
la posicion 2 del CCGSM que enmascara
los fenémenos observados en las
respuestas al impulso binaurales, como ser
reflexiones, ancho de banda de las mismas,
los decays lateralizados y las diferencias de
claridad entre Ly R.

Captacion

Sarmplos O thioudh 18276

0100 0200 0.4000.414

Time (sec)

RT60 = 1.02
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Sarnples 0 thiough 22174

RT?20 = 0.64
C50=3.38dB

CR0 = 6.83dR

Algunos resultados:

Centro Cultural General San Martin:

La sefal de excitacion utilizada fue pseudo-
ruido MLS sin ningun tipo de ecualizacion.
Las fuentes sonoras fueron 2 cajas
acusticas marca Meyer, modelo , las que
tienen incorporado un sistema de proteccion
contra sobre excitacion de sefial. Se tuvo la
precaucion de no trabajar con es dicho
sistema accionado.

Se utilizaron estas cajas en sus respectivas
posiciones (L y R) debido a que son las
fuentes sonoras de uso habitual en dicho
recinto. Esto generd 2 (dos) mediciones en
cada posicién, una con cada caja.

Se detalla a continuacion el plano con las
posiciones de las mediciones realizadas:

461

Fuentes

Difusores Acusticos Il
Nido Derechn

Samples 0 thiough 22245

0.000 0500

RT20=0.58
C50 = 6.99dR
CR0N = 11.53dR

Confeccionando los graficos del
SFD=f(posicioén, Fuente) es posible analizar
la simetria axial del recinto. Los resultados

fueron:
SFD=f(posicién) fuente derecha
0.000 e
1 7 2\ 3 4 5 6
-0.200 1 ! \
\ 1
-0.400 - y 7 T
1
A
o -0.600 \ .\ / 7
/
® .0.800 =
X~
-1.000 S
T \/,
' 1
-1.200 < >

-1.400 |
Posicién

SFD=f(posicion), Fuente Izquierda
0.000
1 2 3 4 5 6
-0.200
-0.400
-]
e \
#0600 7 ==
\ 4 \
1 \ 1
-0.800 oS T T
\ )y & o? \ 4
-1.000 N ==
\ ’
-1.200 ==

Se encontraron grandes diferencias de SFD
en las posiciones 2, 3 y 4 entre la excitacion
de la caja izquierda y la derecha (asimetria
axial de difusion). Esto motivé el

PG posterior analisis de los parédmetros

binaurales anteriormente mencionados
encontrando los motivos de tales
discrepancias.
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Ademas a partir de los graficos anteriores
es posible analizar el campo difuso hallando
el promedio y el desvio de los valores
encontrados.

Teatro Coldén, Sala principal:

La sefal de excitacion utilizada fue pseudo-
ruido MLS con ecualizacion de tipo Rosa
(pendiente = -3dB/Oct) con el objeto de
cuidar la integridad funcional de la fuente
sonora, ya que la misma no posee
proteccion alguna.

Difusores Acusticos Il

La fuente sonora utilizada fue la caja JBL
detallada anteriormente.

La ubicacién de la misma fue en el centro
del escenario, presuponiendo que en el uso
cotidiano las fuentes se ubican en dicha
posicion.

Se detalla a continuacion el plano con las

posiciones de las mediciones realizadas:

1) Vista de Planta con las posiciones de
medicién 1, 2, 3,4, 5y 6:

2) Seccion vertical donde se muestran las
posiciones de medicion en los palcos (P7 y
P8) y en la Cazuela (P9):

I e T
B
[ AR ERRTE

b "h ll el e
o gt sl (L
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En este caso la confeccion del grafico
SFD=f(posicién) nos permite realizar un
analisis de zonas de percepcion sonora de
la sala. Se puede comparar el valor del SFD
obtenido en la Unica posicién medida dentro
del Salén Dorado del mismo edificio.

El punto rojo apuntado por una flecha del
mismo color indica el valor de SFD del
Salén Dorado del Teatro Coldn, el cual tiene
un RT60 monoaural de 1,1 segundos a
frecuencias medias. Se evidencia un valor
de difusividad similar al que se encuentra en
la Cazuela (P9) de la Sala principal, razén
por la cual es posible justificar las
excelentes cualidades sonoras subjetivas
con las que el publico oyente siempre
pondera del lugar.

Difusores Acusticos Il

Del grafico del SFD=f(Posicién) y de las
respuestas al impulso binaurales podemos
explicar la tendencia de emisiéon vocal en
diagonal al publico (y no frontal) por parte
de las voces pequeinas. La causa radica en
la reducida difusividad presente en el centro
de la sala (posiciones 2 y 4) lo que se
evidencia como menor nivel sonoro
(pudiendo ser facilmente enmascarada la
fuente) y baja sensacién estéreo en dichos
lugares respecto de otras zonas con mayor
SFD. La solucion a esta caracteristica de
todas las grandes salas es orientar las
fuentes sonoras de menor nivel sonoro
hacia el lateral mas cercano, generando asi
las reflexiones que en caso de emitir
directamente hacia el frente no tendria, las
que le proporcionaran mayor nivel sonoro y
sensacion de espacialidad y envolvimiento.

0.000 \

SFD=f(posicién)

0.200 g1 2 3

5 6 7 8 9

-0.400 -

-0.600 -
-0.800

SFD

-1.000

gy gy~

-1.200 - o

-1.400 V11393

-1.600

Posicion

Sensibilidad y minimizacion de los
posibles errores sistematicos en la
medicion del SFD:

La informacion binaural para el post
procesamiento pueden ser:

1) Directamente las respuestas al
impulso h(t), y h(t)r obtenidas con
los métodos Deconvolucién de MLS
y Log Sine Sweep.

2) La captacion binaural de una sefial
de extremadamente baja
autocorrelacion para t=0. Esta
condicion la cumple nuevamente
una sefal MLS White.

El SFD presenta gran sensibilidad a (en
orden descendente de importancia):

e La Autocorrelacion de la sefal de
excitacion. Razén por la cual se
debe utilizar MLS White o utilizar un
método apropiado de restituciéon de
la senal plana a partir del MLS rosa.

o La estabilidad del Clock del formato
de registro en sistemas de
deconvolucion de sefial MLS.

e La S/N alcanzable en el recinto por
el Nivel de Presién Sonora de la
fuente.

e Los niveles relativos entre Ly R, lo
que implica una calibracion
apareada inicial de las ganancias de
los preamplificadores de los
micréfonos binaurales.
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La alteracion por medios
electrénicos de los tiempos de
arribo L y R en el método de
medicion.

La alteracion fisica de tiempos de
arribo L y R por lo que es
fundamental la correcta eleccién de
la posicion de la cabeza que
contiene los micréfonos
binaurales.EIl procesamiento
estadistico de la FFT (DFT) al hallar
la respuesta al impulso de un
sistema.

El ruido propio resultante del
Sistema de Medicion (ej.: 2 ch FFT).
Al intervalo temporal de analisis (en
este trabajo se establecié en 60
segundos).

Los ruidos de procedencia lateral.
La invariancia en el tiempo del
sistema (gente, corrientes de aire,
etc.).

Conclusiones:

Se observd que el SFD es un
parametro ortogonal al RT60.

Se observdé una gran sensibilidad
del SFD ciertos parametros los que
deberan ser controlados en toda
medicion para minimizar los errores
sistematicos.

Se desarroll6 un método de
medicién para completar el posterior
procesamiento y la adquisicién de
datos acusticos complementarios.
Se compard el analisis de recintos
en base a la respuesta al impulso
tradicional con el estudio del mapeo
del SFD=f(posiciones) y el posterior
analisis del RT60 binaural, dando
por resultado un mucho mayor
conocimiento del funcionamiento
acustico de los recintos por medio
del ultimo.

También se observd Ila gran
practicidad de conocer el SFD en
las etapas de analisis y proyecto
acustico.

El SFD es el grado de densidad de
reflexiones existentes dentro de una
respuesta al impulso.

El SFD mide, en cierta forma, la
calidad de la reverberacion presente
en los puntos de medicién dentro de
un recinto.

Difusores Acusticos |
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