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Prefacio dos Organizadores

Nesta edicéo do congresso e convencao da AES Brasil abordamos o tema Inovagéao
nas areas de engenharia de audio, musica, acustica, na industria de produtos e
servigos, na cadeia de produgao de conteudo audiovisual, nas telecomunicagdes e
em varias outras areas afins que trabalham ou utilizam audio.

Mas afinal o que seria inovacdo em audio? Como podemos estimular a pesquisa, 0
desenvolvimento de novos produtos e negdécios nas areas de audio? Como estéao
alinhadas as linhas de produtos e de pesquisas no Brasil com as tendéncias tecnoldgicas
e empresariais? Como os resultados de pesquisas e os desenvolvimentos inéditos
sao incorporados na cadeia produtiva? Quais acées sao necessarias para se fazer
inovacao e reverté-la em bens para a sociedade?

Organizamos este ano um painel sobre Inovacdo em Audio, que conta com a
participacdo de especialistas no tema, que irdo tracar um panorama focalizado no
segmento de audio. Nossa intencédo é estimular os empreendedores e a industria
nacional a descobrirem como podem investir em inovagdo e nao simplesmente
trazerem solugdes importadas para o pais.

Os 22 artigos publicados nesta edicao mostram a qualidade e a diversidade da nossa
producéo cientifica em tantas tecnologias e aplicacbes voltadas para o audio, a
musica e a voz. Neste ano observamos uma énfase dos trabalhos em processamento
de sinais de audio, voz, analise e sintese musical, audio espacial, multicanal e
codificacdo sonora, seguindo tendéncias semelhantes observadas nos grandes
eventos e congressos internacionais.

Desejamos a todos os congressistas os melhores momentos para elaborarem novos

contatos, absorverem novos conhecimentos, e que aproveitem a oportunidade para
incorporarem a inovagao em seu trabalho.

Comissao Organizadora
AES Brasil 2007

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 7



Organization Committee Greetings

In this AES Brazil convention edition we approach the theme Innovation in the areas of
audio engineering, music, acoustics, in the software/hardware and service industries,
in the audiovisual production chain, in telecommunications and many other related
areas which work or use audio.

But, after all, what would be innovation in audio? How can we stimulate the research,
the development of new products and business in the areas of audio? How are the
research and product lines in Brazil and other countries aligned with technological and
market trends? How are research results and novel developments incorporated in the
production chain? Which actions are necessary to produced innovation and revert it
to social assets?

We organized this year a panel about Innovation in Audio, which counts on the
contribution of specialists, who will sketch a panorama focused on the audio segments.
Our intention is to stimulate entrepreneurs and our domestic industry to discover how
to invest in innovation and not simply bring imported solutions to the country.

The 22 papers published in this edition show the quality and diversity of our scientific
production in many technologies and applications devoted to audio, music and voice.
This year we observe an emphasis of works in audio signal processing, musical
analysis and synthesis, spatial audio, multichannel and sound coding, following similar
trends observed in large international conferences and events around the globe.

We wish all congress attendants the best moments to elaborate new contacts, to

absorb new knowledge, and that take the opportunity to incorporate the innovation
matter in their jobs.

Organization Committee
AES Brazil 2007

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 8
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A Sequential System for Voice Pitch
Modification

Rafael C. D. Paiva,' Luiz W. P. Biscainho,' and Sergio L. Netto'
" LPS PEE-COPPE, DEL-Poli,UFRJ Caixa Postal 68504 - Rio de Janeiro, RJ, 21941-972, Brasil

rcdpaiva@|ps.ufrj.br, wagner@Ips.ufrj.br, sergioln@Ips.ufrj.br

ABSTRACT

This paper presents a system for pitch modification of voice signals. In the proposed structure, a recur-
sive least-squares (RLS) adaptive algorithm is employed to determine the linear prediction (LP) model
for the vocal tract during the analysis stage. In the subsequent synthesis, an excitation signal with the
desired pitch contour is processed by the LP model obtained previously. The method avoids the frame
delay inherent to block-processing techniques as well as discontinuities in the LP model. Listening tests
evaluate positively the quality of the synthesized signal.

0 INTRODUCTION

Pitch modification and voice transformation have
been major subjects for speech processing research in
the last years. Perhaps the main reason for this contin-
uous interest is the fact that the human perception of
voice is very accurate. Therefore, practical processing
of voice signals may require quite intricate techniques
for a proper pitch shifting procedure.

Applications of pitch modification systems include
voice editing for movies, automatic tuning of musical
signals, concatenative synthesis of voice [1], voice mor-
phing [2, 3] or even esophageal voice enhancement [4].

Voice production is often modeled as a source-filter
system [5]. In this model, the excitation or source sig-
nal corresponds to the vocal folds (vibratory or not) out-
put, and appears in guise of either a pseudo-periodic or

a random-like waveform. Pseudo-periodic excitation,
which can be characterized by a fundamental frequency
value, leads to voiced phonemes, whereas random-like
excitation leads to unvoiced phonemes. Some expres-
sive information can be also conveyed by the excita-
tion [6, 7]. The filter, which represents the vocal tract
characteristics (mouth and tongue positions, lips open-
ing, articulatory elements, ezc.) processes the excita-
tion information to ultimately generate the voice signal.
The vocal tract is responsible for the discrimination of
different phonemes, which present frequency patterns,
often called spectral envelope, that do not change much
among different speakers [5], even for distinct excita-
tion characteristics.

The first experiences in pitch modification of speech
signals were implemented by speed changes in recorded
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signals. Of course, this approach could not be per-
formed without changing the duration of the original
signal. The main drawback of this technique was to
change the speaker’s timbre in a very annoying way,
since it distorted the spectrum envelope of the original
signal. Those experiences showed that the spectral en-
velope should be preserved for high quality time and
pitch scaling of speech signals.

A more flexible approach is based on the di-
rect spectrum envelope modeling using the discrete
Fourier transform (DFT), which may lead to the so-
called phasiness distortion when synthesis blocks are
simply put together without proper care. The phase
vocoder [8] belongs to this class of solution. Another
idea developed from speech coding techniques: the
pitch shifting can be performed over a linear predic-
tion (LP) model [9].

While exhibiting great advantages when compared
to primitive speed changing approaches, all the so-
lutions listed before operate on a block-by-block ba-
sis: the signal is segmented by an adequate window,
the blocks are processed and combined by an overlap-
and-add (OLA) method. Improvements like the use of
variable-length blocks and pitch-synchronization led to
very successful methods, including the popular pitch
synchronous OLA (PSOLA) and its variants [10].

This work proposes applying a sample-oriented so-
lution, viz. the recursive least-squares (RLS) adaptive
algorithm, to determine the LP filter in a pitch shifting
system. Section 1 reviews and compares one classic
block solution and the sequential RLS solution for LP
modeling. Section 2 describes the overall system pro-
posed, and Section 3 illustrates pitch modification us-
ing the new technique through practical examples. Sec-
tion 4 concludes the paper by discussing some perfor-
mance issues of the system.

1 LINEAR PREDICTION MODELING

Given a speech signal s[n], suppose one wishes to
obtain a set of P filter coefficients a,, such that

P
§[n] = aps[n —p] (1)

is a good estimate of s[n]. The estimation (prediction)
error is defined as

e[n] = s[n] — §[n], (2)

which can be seen as the result of submitting s[n| to a
filter with transfer function

2 .—apz . ¥

Giz)=1—a1z7 ' —agz™
Conversely, Equations (1) and (2) can describe the
so-called autoregressive (AR) model, in which s[n] is
interpreted as the result of filtering white noise by a
filter with transfer function H(z) = 1/G(z). In that

A SEQUENTIAL SYSTEM FOR VOICE PITCH MODIFICATION

sense, the model order P must be high enough to allow
the excitation signal (formerly prediction error) e[n] to
be considered white. In speech processing techniques,
this assumption is not particularly useful, since during
voiced portions of speech the voice production model
assigns to the excitation the shape of a pseudo-periodic
pulse train. In fact, using a reduced-order predictor
for voiced speech yields the expected pulsed e[n], with
almost equal-amplitude harmonics. Usually this kind
of modeling is referred to as linear prediction cod-
ing (LPC). It leads to an economic way of speech stor-
age and transmission.

There are several practical approaches to obtain the
LPC coefficients of a given signal. The most popular
and widely used in speech processing work in blocks
and are often called just by LPC methods. Classic block
solutions include the autocorrelation and the covariance
methods [11]. Estimation of LPC coefficients can also
be made through adaptive filtering techniques.

The speech spectral envelope is estimated by the
LPC model, but it can alternatively be obtained by fre-
quency or cepstrum transforms, as well as other tech-
niques.

The classic autocorrelation block solution and the
adaptive RLS solution are revisited in the next subsec-
tions.

1.1 Classic Block Solution

The block solution for LPC modeling is performed
on a time frame of N samples, considering the signal to
be modeled is ergodic and wide-sense stationary (WSS)
within this frame.

The error function for this solution is given by

em[n] = sm[n] — 8m[n] = sm[n] — 32713 Sm[n — 1],

4

where
anm p = (am,l aAm,2 .- am,P)Tv (5)
Smin—1] = (sm[n—1] sm[n—2] ... smn—P))(6)

with the superscript 7" denoting matrix transposition.
Consideringn = (P + 1), (P + 2),..., N, Equa-
tion (4) can be written in matrix form as

€n = dm - Smam,P; (7)
where
€n = (em[N] em[N_]-] em[P])Tv (8)
dp = (5[N] sm[N = 1] ... sp[P])", (9
and S,,, is an (N — P) x P matrix defined as
Sm =
Sm[N—=1] $m,m[N—2] Sm [N — P]
Sm[N—=2] $,[N—3] Sm|[N—P—1
: . : (10)
smlP] sm[P—1] sm[0]

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 12
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Minimizing the mean squared-error eflem, the op-

timal coefficient vector is given by
-1
am7P:RD7mpD,m7 (11)
where Rp ,,, = SgSm is the so-called deterministic
. . . T

correlation matrix of the signal s and pp, ,, = S,,d;,

is the deterministic cross-correlation vector. For an er-

godic WSS signal, the matrix Rp ,, is Toeplitz, and ef-
ficient methods for calculating its inverse are available.

1.2 Sequential RLS Solution

The LP modeling using RLS adaptive filtering is
made on a sample-by-sample basis. The objective func-
tion for the weighted least-squares (WLS) formulation
is given by

Erusn] =Y A" e[, (12)
1=0

where 0 << A < 1 is the so-called forgetting factor.
Equation (12) can be rewritten as

Errsin :eT[n]AQ[n]e[n], (13)

where
e=(efn]en—1] ... e0)", (14
A%[n] = diag (1,A,A%,...,A"71). (15)

Minimizing £rzs[n], the optimal coefficient vector
is given by

-1

ap[n] =Rp'[n — 1] pp[n], (16)
with
Rpln—1] = 8T [n - 1A’ [n)S[n — 1], (17)
ppln —1] = ST[n — 1A’ [n)d[n], (18)
where
d=(s[n]sln—1] ... sjo])". (19)

For the RLS algorithm, the inverse matrix in Equa-
tion (16) is determined recursively as

1 I Un]¥Tn
Rpn=dl =5 [Roln =2~ 37 \I/[T][n]S[[n] 1]
(20)
with
Uln] = Rp'[n — 2s[n — 1], 1)
ppln] = App[n — 1] +s[nsjn —1].  (22)

In practice, one often uses R [—1] = S, where § is
a small positive constant, and p,[0] is a null vector.
For further details on the implementation of the RLS
algorithm the reader may refer to [12].

A SEQUENTIAL SYSTEM FOR VOICE PITCH MODIFICATION

1.3 Comparison of Block and Sequential
Solutions
The classic autocorrelation and the sequential RLS

solutions are closely related. For instance, one can
rewrite the autocorrelation solution as

A, p = (8" [n—1]A7, [n]S[n—1]) 'S  [n—1]A, [n]d[n],

(23)
which closely resembles the RLS solution given in
Equation (16) with

0 0 0
Afm [n] = 0 IN XN 0 (24)
0 0 0

This indicates that both solutions are built around de-
terministic correlation matrices and vectors including
weighting terms: A/, [n], in the LS solution of the block
method; A[n], in the WLS solution of the sequential
method. Furthermore, one can see that both methods
consider only part of the signal at a given time instant:
the classic autocorrelation method uses a square win-
dow, whereas the RLS algorithm applies an exponential
window over past samples, resulting in a smaller con-
tribution of older observations of s[n].

Advantages of the RLS algorithm include avoiding
the inversion of the correlation matrix, by employing
the recursive estimate given by Equation (20), and al-
lowing an estimate of the optimal coefficient vector for
each time instant n, instead of working in blocks as in
the classic method.

In order to provide a quick comparison between
the classic block and RLS methods, we consider a
low-order LP modeling of a segment of nonstationary
speech. Figure 1 shows the pole tracking in the z-plane
for each method: (a) Classic block model using 20-
ms frames with no time overlap between consecutive
frames; (b) The same as (a), but with a 5-ms linear in-
terpolation on the LP models; (c) RLS model. In these
figures, the filled circles indicate initial positions of the
LP model and the thombus marks correspond to the fi-
nal positions. From these plots, one can observe a sim-
ilar path being followed by all three schemes, with the
RLS yielding the trajectory with better continuity.

2 PROPOSED SYSTEM

The proposed pitch modification algorithm uses the
LP model ap obtained with by RLS algorithm to syn-
thesize the voice signal s'[n] with the desired pitch in-
formation, as indicated in Figure 2, by
s'[n] = ¢'[n] — ap[n]s'n — 1], (25)
where
S[n—1] = (s'[n—1] s'[n—2] ... s'ln—P))" . (26)

In practice, for low sampling frequency (around 8
kHz) one must use a model order 10 < P < 15, and

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 13
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Figure 1: Pole evolutions: (a) Block algorithm with 20-
ms frame; (b) Block algorithm with 20-ms frames, with
1:4 coefficient interpolation; (¢c) RLS algorithm.

for high quality audio (sampling frequencies between
30 and 44.1 kHz) a larger P is required.

A desired pitch-period contour p’[n] can be deter-
mined from a scaling transformation (3[n] on the orig-
inal pitch period p[n]. To do that, p[n] and the cor-
responding pitch marks p,,[n], associated to the vo-
cal folds closures, as illustrated in Figure 3, must be
known.

For that purpose, the pitch period p[n] can be
calculated using classic autocorrelation method [5],
cepstrum-based method [13], the YIN estimator [14],
and event-based techniques. The latter methods look

A SEQUENTIAL SYSTEM FOR VOICE PITCH MODIFICATION

/
s[n] RLS eln]
predictor
LPC model
eln] 1 s’n]
1-az'-..-az"

Figure 2: Analysis and synthesis scheme using the RLS
algorithm.

Figure 3: Example of pitch marking and associated
pitch detection.

for periodicity in the amplitude envelope, and try to
find pitch marks that would correspond to the instants
of significant glottal excitation. Such methods iden-
tify each pitch period individually, requiring precise
heuristic information on the signal at hand. Implemen-
tation of event-based techniques for speech includes
wavelets [15], characteristics of autocorrelation ma-
trix [16], and simpler methods like amplitude envelope
calculation.

New pitch marks p/, [n] are then obtained incorpo-
rating the new pitch-period information p'[n], as rep-
resented in Figure 4, where c¢ is an auxiliary sample

c=0
, Il ,
pLln=0 p’.[nl=1
ﬁ no yes ﬁ
c=c+1 c=0

Figure 4: Search algorithm for modified pitch marks
pl.[n] according to modified pitch period p’[n].

counter. If p’[n] is not an integer number, it may be
rounded to its closest integer.
The excitation signal €’[n] can then be formed by
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concatenating several copies of a standard pitch inter-
val of the RLS residual signal e[n] according to the
new pitch marks p/, [n]. Alternative approaches in-
clude using a typical model of the glotal pulse [6, 7]
or combining a pitch period of the LP residual with the
PSOLA [10] algorithm. The overall procedure for com-
posing ¢’[n] is depicted in Figure 5, where [3[n] can be
made variable for a wide range of pitch-modification
scenarios.

pitch
detection

Synthesis
peaks
glottal
p’,ln] pulse
model
eln] L

Figure 5: Synthesis of the modified excitation signal.

3 EXPERIMENTAL RESULTS

The proposed system was implemented with P =
30 RLS coefficients and A = 0.999 for a signal sam-
pled at 44.1 kHz. Figure 6 shows the results for a
voiced segment of a spoken phrase and Figure 7 shows
the correspoding spectrogram. From these figures, one
can clearly see that the spectral envelope is preserved in
the generated signals, whereas the pitch information is
modified as desired. Listening tests have validated the
quality of the overall result for pitch scaling factors in
the 2-octave range 0.5 < 3 < 2.

4 CONCLUSIONS

This paper presented a pitch shifting scheme using
adaptive filtering techniques for spectral envelope es-
timation. The adaptive RLS filter has proved to be a
good solution when compared to conventional block
solutions for estimating of the LPC model of speech
signals, since it guarantees model smoothness through
time.

The work has illustrated the applicability of this
system on a pitch scaling procedure, which is the ba-
sis of automatic tuning, solo to unison transformation

A SEQUENTIAL SYSTEM FOR VOICE PITCH MODIFICATION

0.3

0.2

HERERRER b
it it

1.74 1.76 1.78 1.8 1.82
time (s)
(@)
0.3
0.2
0.1
4 "
ST
-0.2
1.74 1.76 1.78 1.8 1.82
time (s)
(b)

0.3

0.2
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1.78 1.8

Figure 6: Time plot of: (a) Original signal; (b) Modified
signal with lower pitch, 8 = 2; (¢c) Modified signal with
higher pitch, 5 = 0.5.

or prosody transposition. Listening tests have verified
the overall quality of the algorithm for a wide range of
pitch transformation.

The next step of this work is to perform the sys-
tematic comparison of the proposed technique with oth-
ers available in the literature. For this purpose, a wider
voice corpus, including speakers and singers of differ-
ent gender and age as well as different phonation types,
will be employed.
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ABSTRACT
In this work, we present a novel algorithm for watermarking embedding in digital audio files. The proposed
algorithm, that is based on the discrete wavelet transform (DWT) and artificial neural networks (ANN),
presents satisfactory results. Implemented in C++ language, it works under Linux, Windows XP Professional
SP2 and Windows Vista.

signal under analysis, it may be decomposed in j levels of

0 INTRODUCTION resolution, as follows:

The rapid development of network communications and ]
new Internet technologies, such as ADSL, wireless, among N o
others, has brought the possibility to generate and copy S=Aj +Z Di, 1)
digital media files in a significantly easy way. Based on i=1
this, digital watermarking [1] can be effectively used to

protect against piracy, achieving the authenticity of media
content.

This work it presents a novel algorithm for digital audio
watermarking that is based on the discrete wavelet
transform (DWT) and artificial neural networks (ANNs).
The embedded signature preserves the content of the file
and is not perceivable by the listener [2].

1 BIBLIOGRAPHICAL REVIEW

1.1 DWT - Discrete Wavelet Transform

The Discrete Wavelet Transform (DWT), which has as
its main idea the process of multi-resolution analysis
(MRA) [3][4][5][6], is one of the most appropriate
techniques to make a joint time-frequency analysis of a
discrete-time signal. considering S as the discrete-time

where each vector A; (reconstructed signal of
approximation — low-frequencies) is orthogonal to the
vector D, (reconstructed signal of detail — high-
frequencies). More specifically, it is possible to write each
point i of the signal S, containing N samples, as follows:

Ny Ny
2 J 2
SO= H,, 08,0+ G, 0,0, @
k=0 =l k=0
where,
go(i):;hi(p(Zi—k) )
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V/(l)=2g,¢(21—k) L@
k
Hj,k (l) =< S’¢j,k (l) > , B

and

G, ()=<S,y, ()> . (©)

In this case, ¢(i), defined by dilatations and translations
of itself, is called scaling function, and (i) is called
wavelet function, which is orthogonal to the scaling
function. The h; coefficients corresponds to a low-pass
filter and the g; coefficients to a high-pass filter, forming a
Quadrature Mirror Filter bank (QMF) [7]. From a signal
processing point of view, the DWT can be considered as
the output of band pass filters whose bandwidth and the

1
2J
and, for time information analysis, it is possible to show
that the temporal resolution increases while j decreases.
After each level of decomposition, the filtered signal is
downsampled by 2, which allows only half band of the
original signal to pass. In order to reconstruct the original
signal S without loss of information, an upsampling by 2 is
used and S can be determined as in equation (1). The most
common family of wavelets, created by Ingrid C.
Daubechies, well described in references [8][9], has its
low-pass filter coefficients, hi, determined by solving the
following system of equations:

center frequency are proportional to for each scale j,

=

-1

(-D*h k" =0

o~
Il
(=]

)

2?”* =
LS -
=
I
=)

oy, = 250,1

>~
Il
o

where N is the filter’s support (length), b = 0, 1, ..., (N/2) —

1, 50,1 is the Kronecker's delta and [€Z . The first
equation is responsible for producing N/2 vanishing
moments, the second one comes from the fact that the area

under the scaling function is unitary: j o (x ) dx=1

and the third one assures the orthogonality among each pair
of scaling function vectors. Daubechies’ discrete wavelet
transform (DWT-db), as other families of wavelets like
Symmlets and Coiflets [10], are used in the tests.

To example, figure 1 shows a third-level decomposition
tree of a signal, using the DWT.

WAVELET-BASED AUDIO WATERMARKING

Figure 1: 3-level decomposition tree of a signal.

1.2 ANN - Artificial Neural Network

ANNs have seen an explosion of interest over the last
few years [11], and are being successfully applied across
an extraordinary range of problem domains, in areas as
diverse as finance, medicine, engineering, geology and
physics. Indeed, anywhere that there are problems of
prediction, classification or control, neural networks are
being introduced. ANNs are applicable in virtually every
situation in which a relationship between the predictor
variables (independents, inputs) and predicted variables
(dependents, outputs) exists, even when that relationship is
very complex and not easy to articulate in the usual terms
of "correlations" or "differences between groups."

The proposed approach uses a particular type of ANN,
called Radial Basis Function (RBF). It is based on an
intuitive approach that is is to divide up space using circles
or hyperspheres. A hypersphere is characterized by its
center and radius. A RBF network responds non-linearly to
the distance of points from the center represented by the
radial unit. The response surface of a single radial unit is a
Gaussian function, peaked at the center, and descending
outwards. RBFs have one hidden layer of radial units,
each modeling a Gaussian response. Since these functions
are nonlinear, it is not actually necessary to have more than
one hidden layer to model any shape of function: sufficient
radial units will always be enough to model any function.
A weighted sum of the Gaussians is used to produce the
output.

X14
XI3 H2
X0l
X12 H1
XI1

Figure 2: A RBF with 4 neurons in the input layer, two
in the hidden layer, and one output.

1.3 Human Auditory System (HAS)

An important concept derived from working of the
human auditory system, illustrated in figure 3, is the set of
critical bands [12]. According to this concept, if we have
two signals of different frequencies inside the same critical
band, occuring at the same time, the stronger will mask the
weaker. In this work, we take advantage of this concept to
separate audio files into critical bands and then insert the
watermark into each band of the input signal.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 18



SANCHEZ, GUIDO, VIEIRA, BARBON

Pinna
Semicircular
_ ~anals

Ossicles oy
Auditory

Auditory
canal

Tympanic
membrane

U Eustachian
tube

Figura 3: Physiological composition of human ear

1.4 Audio Watermarking

A wide bibliographical review on the literature shows
that most of the recent algorithms for audio watermarking
are based on a combination of the DWT and the HAS,
where the watermark is embedded in different sub-bands of
frequencies, observing the HAS so that the mark is
inaudible [13].

2 THE PROPOSED ALGORITHM

The proposed algorithm to embed the watermark, that is
divided in some steps, follows.

- STEP 1: extract the raw data from the input
audio file, and segment it in frames of 2048 samples each;

- STEP 2: apply the 11-th level DWT to the
previous signal. The family of wavelets and the
corresponding support size will be discussed later;

- STEP 3: span the coefficients of the DWT of
the input signal into 25 sets so that each set corresponds to
a critical band of the human auditory system, according to
[12];

- STEP 4: for each one of the previous set of
coefficients, apply the transformation described in [14 ].

- STEP 5: apply the inverse DWT.

To detect the watermark, a RBF was trained with one
second of data, receiving as input frames of length equals
to 2048, being the corresponding output O or 1, for non-
watermarked and watermarked signal, respectively. After
training, the network was used to detect the watermarks.

3 RESULTS AND CONCLUSIONS

We proposed an algorithm to embed watermarks in
audio files, base don DWT and HAS. The watermarks can
be detected by using a RBF ANN, previously trained for
this purpose. For a file that is one minute long, 50% of data
were used for training and 50% for testing, achieving more
than 90% of correct results for various segments of audio.
The Daubechies' family of wavelets has shown good
performance, that increases as the support-size of the filters

WAVELET-BASED AUDIO WATERMARKING

increase too, i.e., a good frequency response is important to
the algorithm.
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RESUMO

Meétodos de separagdo cega de fontes tém sido propostos para melhoria de desempenho em sistemas
automadticos de reconhecimento de fala, dado que estes sdo muito sensiveis a ruido. Neste artigo apre-
sentamos o projeto de um classificador de palavras isoladas e analisamos sua degradagdo de desempenho
em ambientes ruidosos. Em seguida, sao empregadas técnicas recentes de separacdo de sinais, baseadas
na andlise de componentes independentes, para reavaliarmos a acuricia do reconhecedor, sendo consi-
derados tanto casos de mistura instantanea quanto os de mistura convolutiva.

0 INTRODUCAO

Durante os ultimos vinte anos houve intensa pes-
quisa em técnicas de separacdo cega de fontes, comu-
mente denominadas BSS (do inglés Blind Source Se-
paration), baseadas em Andlise de Componentes In-
dependentes (ICA, Independent Component Analysis),
comumente empregadas na resolugdo do célebre pro-
blema conhecido como cocktail party (em referéncia a
habilidade humana de facilmente separar os sons de in-
teresse - vozes de ruidos - numa festa). A separacdo
é classificada como cega pois ndo utiliza quaisquer

informagdes a priori sobre o conteido espectral ou
posi¢des das fontes, ou mesmo acerca do processo de
mistura. Era comum a admissdo do modelo de mistu-
ras lineares e instantdneas, porém mais recentemente
surgiu um grande interesse em se contemplar mode-
los mais realistas, em especial para o caso de mistu-
ras de fontes sonoras. Estes modelos, embora ainda li-
neares, passaram a ser convolutivos, permitindo assim
modelar-se a reverberacdo sempre presente em ambi-
entes ecoicos. Uma das principais motivagdes destes
métodos reside na significativa queda de desempenho
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de programas de reconhecimento automatico de palavra
quando o extrato sonoro encontra-se contaminado por
ruido (entendendo-se ruido como qualquer tipo de inter-
feréncia indesejada). Um pré-processamento baseado
na separacdo do ruido da parte que contém informacao
relevante traria a possibilidade de ao menos reduzir
essa degradacdo de desempenho (essa melhora pode
ser também empregada para avaliagdo de métodos de
separagdo de fontes). Este artigo, a partir de um banco
de dados com 10 palavras (gravagdes dos nimeros de
zero a nove) e trés diferentes locutores (num total de
2100 gravagdes), implementa um reconhecedor de pa-
lavras isoladas, verifica a degradacdo de desempenho
em ambientes ruidosos (tanto no caso de mistura
instantanea quanto no de mistura convolutiva) e avalia a
melhora que ocorre ap6s a aplicacdo de alguns dos mais
precisos métodos de separacdo de fontes.

1 RECONHECEDOR DE PALAVRAS
ISOLADAS

1.1 Extracao de caracteristicas

O sistema de reconhecimento automadtico de pa-
lavras empregado pode ser caracterizado como multi-
locutor para palavras preparadas (gravadas especifi-
camente para a tarefa de reconhecimento), isoladas
e gravadas com diferentes microfones. O método
de extracdo de caracteristicas do reconhecedor con-
siste nos seguintes passos: (a) divisdo da palavra a
se reconhecer em um ndmero fixo de janelas, com
sobreposi¢do; (b) extragdo dos coeficientes LP (do
inglés Linear Prediction) de cada janela, bem como do
erro quadratico médio do modelo LP e (c) concatenacdo
dos resultados de (b), formando por fim um tnico ve-
tor de caracteristicas. O modelo LP de ordem N de
uma seqiiéncia x(n) consiste num conjunto de coefici-
entes a(i), i = 1,....N, que minimiza o erro quadratico
médio do seguinte preditor forward:

i(n) = Z a(i)x(n —1). (1)

i=1

Os coeficientes LP sdao encontrados por meio da re-
cursdao de Levinson-Durbin, a qual ocorre no contexto
de minimizacdo do erro quadratico médio [1]. Assim,
cada gravac@o possui um vetor de caracteristicas associ-
ado, o qual serd utilizado para teste, validacao (caso esta
seja implementada) ou treinamento do sistema de reco-
nhecimento. Idealmente, o conjunto de vetores de ca-
racteristicas deveria ser branqueado, de forma a auxiliar
a generalizagdo dos métodos de classificacdo. Porém
este pré-processamento ndo se traduziu numa melhora
de desempenho, sendo portanto descartado no intuito
de reducdo da carga computacional.

1.2 Métodos de Classificacao

Dois métodos de classificacdo foram utilizados: re-
des neurais e a métrica de Minkowski de ordem s, uma
generalizacdo da distancia euclidiana.

TECNICAS PARA SEPARAGAO CEGA DE FONTES

1.2.1 Métrica de Minkowski

A métrica de Minkowski de ordem s (equivalente
a distancia euclidiana quando s = 2) ¢ definida, entre
dois vetores x e y de dimensao N e k-ésimos compo-
nentes xy € Y, por [1]:

ds(x,y) = 2

Para utilizar a métrica supracitada, inicialmente ex-
traimos o vetor de caracteristicas das primeiras 40
amostras (de um total de 70) de cada palavra e de cada
locutor, gerando o conjunto de treinamento. Para to-
das as outras amostras (conjunto de teste), calculamos
a distancia (de ordem s) entre os vetores caracteristicas
destas e de cada um dos vetores do conjunto de trei-
namento. Por meio do vizinho mais préximo (menor
distancia), efetuamos a classificacao.

1.2.2 Redes Neurais

As redes neurais implementadas sdo do tipo feed-
forward, com todos os neurdnios dotados da funcdo
caracteristica tangente hiperbdlica, apresentando uma
camada escondida (maiores detalhes em [2]), 10
neur6nios de saida (um para cada palavra) e treina-
das com o algoritmo rapido resilient backpropagation
[3]. Das 70 gravagdes de cada palavra, efetuadas por
cada um dos locutores, 40 foram destinadas para trei-
namento, 15 para validagdo e 15 para teste. No treina-
mento supervisionado, o neurdnio da camada de saida
correspondente a classe da palavra em questdo apre-
senta 1 como resposta desejada e os neurdnios restantes
foram induzidos a ter -1 como saida desejada. No to-
cante ao teste, considera-se como estimativa da rede a
classe correspondente ao neurdnio da camada de saida
que apresentar maior resposta.

2 METODOS DE SEPARACAO

A interferéncia serd modelada por um ruido branco
e gaussiano. Mostraremos a seguir dois métodos de
separacdo para o caso de misturas instantaneas e dois
para o caso de misturas convolutivas. Apés a separagao,
o problema da permutacio é resolvido mediante a mera
medida da kurtosis, pois, sendo o ruido gaussiano,
sua kurtosis (de certa forma, uma medida de nio-
gaussianidade) é proxima de zero. Para decidir qual
saida seria considerada ruido, utilizamos a seguinte
definicao:

_ _Bl(= - Elz])]
{El(x — El2])?]}*’

kurtosis[z(n)]

3)

onde o operador E[] significa média estatistica. As-
sim, a saida sobre a qual se efetuard o processo de reco-
nhecimento serd a que possuir maior kurtosis. Todos os
métodos supdem, sem perda de generalidade, 2 fontes
e 2 microfones.
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2.1 Misturas Instantaneas

Sejam s1(n) e sz2(n) duas seqiiéncias que repre-
sentam sinais mutuamente independentes (em geral ndo
gaussianos). Podemos formar com estas uma matriz S,
cuja n-€sima coluna é dada por:

S(n) = {51(”)} . )

A mistura instantanea das seqiiéncias independen-
tes si(n), k = 1,2, pode ser descrita mediante um pro-
duto por uma matriz de mistura H quadrada e de ordem
2, gerando as seqiiéncias x(n) (linhas da matriz X),
as quais passam a ser dependentes entre si, da forma a
seguir:

x(n) = [fl(”)] H {Sl(n)] ’ )

xa(n) s2(n)

sendo x(n) o sinal capturado pelo k-ésimo microfone.

A separag@o ¢ obtida através do produto de uma
matriz de separacdo W (de mesmas dimensdes que H)
pela matriz X, gerando a matriz Y das fontes estimadas,
como mostrado abaixo:

Y:Fﬂzwxzwm& ()
Yo

sendo y; o vetor que contém todas as amostras da -
ésima seqiiéncia de saida y;(n) e H uma matriz ndo-
singular.

Idealmente, para recuperarmos exatamente as fon-
tes originais, W deveria ser a inversa de H, tornando
o produto WH a matriz identidade. Porém, mesmo
sendo bem sucedido o método de separacdo, isto nao
costuma ocorrer por duas razdes. Primeiramente, ha
uma ambigiiidade de escalamento, pois caso multi-
plicdssemos uma fonte s (n) por uma constante a, isso
seria o equivalente a multiplicar uma coluna da ma-
triz H pelo mesmo valor, e, desconhecida qualquer
informacg@o tanto sobre a fonte quanto sobre a matriz
de mistura, si(n) e asi(n) sdo, ambas, solucdes igual-
mente aceitaveis. Assim, podemos restringir o obje-
tivo a obter uma matriz WH diagonal. Porém, além
dessa ambigiiidade, hd o problema da permutacdo, que
implica ndo podermos sempre recuperar (a menos da
ambigiiidade de escalamento ja abordada) a k-€sima li-
nha de X na k-ésima linha de Y. Em dltima analise,
este problema também ocorre devido a nossa falta de
informacao sobre as fontes e sobre a matriz de mistura,
pois inverter as fontes é uma operagdo que possui 0s
mesmos efeitos do que trocar as colunas da matriz H.
Logo, somente devemos esperar que o produto WH, ao
invés de ser a matriz identidade, seja uma matriz dia-
gonal ou anti-diagonal.

2.1.1 Método I: Gradiente Natural da Informacao

Mutua

Almejando tornar nula a informag@o mitua entre y,
e y,, os métodos de separacdo cega de fontes ndo raro

TECNICAS PARA SEPARAGCAO CEGA DE FONTES

tém por objetivo anular a diagonal secundaria da matriz
Ry definida como:

Ry =

sendo

B(y) = —agin(yi)L ®)

onde p(y;) é a func¢do densidade de probabilidade do
sinal y; (®(y;) = vy; implica um método que em-
prega apenas estatisticas de segunda ordem, nao recor-
rendo as mais altas), com o operador E[] ndo neces-
sariamente contemplando todo o sinal; efetivamente,
implementamo-lo apenas sobre blocos do mesmo, ge-
rando uma componente estocdstica que torna o algo-
ritmo menos sensivel a minimos locais (uma opg¢ao
muito utilizada seria branquear o sinal, antes de se apli-
car o ICA, por meio de uma matriz de branqueamento).
Por meio do gradiente natural (mais rapido que o gra-
diente padrao normalmente utilizado, além de mais ro-
busto ao mau condicionamento da matriz de misturas)
proposto em [4], a matriz de separagd@o € obtida iterati-
vamente da forma a seguir:

Wi =W, +n{laze — E[@(Y)Y']JW,;,  (9)

onde 7 é um coeficiente de aprendizagem, I, ¢ a ma-
triz identidade de ordem 2 e (-)7 indica transposig@o.

2.1.2 Meétodo lI: ICA Rapido

A familia de métodos denominados Fast ICA (ICA
Raépido) [5] é muito popular. Antes de aplicar o algo-
ritmo Fast ICA, campre branquear as misturas. Comu-
mente, isto é feito mediante decomposi¢cdo em autova-
lores da matriz R definida por:

R = E[x(n)x” (n)]. (10)
Sejam A1, Ao os autovalores de R e {e;,e2} seus au-
tovetores correspondentes. A matriz branqueada Z da
mistura X € calculada como:

7 = VX, (11
sendo V explicitada a seguir:
V = diag[\r, \o] 2 [er, €], (12)

onde o operador diag[ay, . .., ays] gera uma matriz dia-
gonal com os valores ay, . .., ays em sua diagonal prin-
cipal. A versdo do Fast ICA por nds implementado
tem como objetivo maximizar a kurtosis de sinais de
média nula. Delfosse e Loubaton provaram em [6] que
o maximo local deste critério corresponde ao ponto de
separagdo. Como ja explicado, a kurtosis estd relacio-
nada a ndo-gaussianidade e o fato de se esperar que a
soma de dois sinais seja mais gaussiana que cada um
separadamente fornece a motivagdo para se empregar
esta metodologia . Em poucas iteragdes, cada qual de
baixo custo computacional, o algoritmo converge para
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uma boa solucdo. A iteragdo fundamental deste algo-
ritmo, obtida por meio do gradiente, é:

W, = E[Z(Z"WT)?] — 3W,. (13)
Apés cada iteracdo, € necessdrio manter a norma
unitdria da matriz W, o que é obtido mediante a
transformacdo:

W =T{W} =WW'W) 2. (14)
Ao término das iteracdes, encontramos a matriz final de
separagdo por meio da férmula:

W tina = WV, (15)

2.2 Misturas Convolutivas

Existem diversos algoritmos que se aplicam a
separa¢do de fontes misturadas de forma convolutiva.
Uma das mais freqiientes abordagens consiste em trans-
formar as misturas para o dominio da freqiiéncia, admi-
tir (a partir do fato de que a convolug@o no tempo se
torna produto na freqiiéncia) que em cada freqiiéncia
a mistura é instantinea, e resolver o problema de
separacdo via ICA instantaneo. Essa abordagem pos-
sui o mérito de reduzir enormemente a carga compu-
tacional, a custa de tornar ndo trivial o problema da
permutacdo e do escalamento em cada freqiiéncia, cri-
ando a possibilidade de se trocarem as componentes na
freqiiéncia entre as fontes na saida do sistema. O es-
calamento comumente é resolvido de forma razodvel
mediante o recurso ao Principio da Minima Distor¢ao,
apresentado em [7]. Ja o problema da permutacio,
mais complexo, costuma ser abordado via correlacdo
(ou uma versdo modificada da mesma, inclusive utili-
zando critérios que contemplam simultaneamente di-
versas freqiiéncias) de envelopes [8],[9], direcao de
chegada de cada fonte [10],[11] ou uma conjuncdo de
ambas as técnicas [12], op¢do esta que tenta atenuar as
desvantagens de uma abordagem com as vantagens de
outra. Seguiremos a nomenclatura adotada por Aichner
et al. [13], denominando este tipo de método (trans-
formada na freqiiéncia associada a ICA instantaneo)
de narrowband (banda estreita), em contraposicao aos
métodos que ndo analisam cada freqiiéncia isolada-
mente, chamados broadband (banda larga). Ambos
os métodos aqui implementados utilizam apenas es-
tatisticas de segunda ordem (basicamente correlagdes),
sdo de banda larga, sendo um no dominio do tempo
(onde ndo hd transposicdo para a freqiiéncia) e ou-
tro no dominio da freqiiéncia, baseados em [14]. O
método no dominio da freqiiéncia contorna o problema
da permutagdo em cada freqii€ncia restringindo o tama-
nho dos filtros no tempo, o que equivale a tornar suaves
na freqiiéncia as respostas do sistema, de maneira seme-
lhante a efetuada em [15],[16]. Assim, este artigo ndo
precisa abordar os cldssicos problemas de permutacio
passiveis de ocorrer em cada freqiiéncia.

A separacdo de fontes misturadas de forma convo-
lutiva, além de ser uma tarefa mais dificil, apresenta

TECNICAS PARA SEPARAGCAO CEGA DE FONTES

uma peculiaridade que contribui para uma queda maior
do desempenho do reconhecedor de palavras. Reco-
nhecendo que: (a) a separacdo € efetuada por filtros que
idealmente geram saidas independentes e (b) se um si-
nal s; é independente de sy, uma versao filtrada de s;
também € independente de so, verificamos que, mesmo
sendo bem sucedido o processo de separacao, as saidas
do sistema ndo sdo, em geral, versdes meramente es-
caladas e permutadas das fontes, porém versoes filtra-
das das mesmas. Essa filtragem costuma nio ser per-
ceptivel auditivamente; porém, a medida em que altera
o conteudo espectral das fontes, prejudica o processo de
extracdo de caracteristicas e, indiretamente, o reconhe-
cimento. A p-ésima mistura x,(n) (relativa ao p-ésimo
microfone) do modelo convolutivo com filtros FIR de
comprimento M (vide Figura 1) é escrita como:

2 M-1

Tp(n) = Z Z hap(k)sq(n — k),

q=1 k=0

(16)

sendo hgp,(n) a resposta ao impulso do filtro que mo-
dela o caminho acustico entre a g-ésima fonte e o p-
ésimo sensor.

Em ambos os métodos a seguir, a atualizagdo nos
filtros de separag¢do w,, ¢ implementada nas matrizes
de separacao W (ou W, ambas definidas mais a frente)
por meio do gradiente (natural) descendente, da forma
a seguir:

Wi =W, —p-a' - VEN, (17)
onde j € o coeficiente de aprendizagem e a < 1 um
fator que podera reduzir o ganho de adaptacdo a cada

atualizacdo.

2.21

Os filtros de separacdo também sao do tipo FIR, de
comprimento L, gerando a g-ésima saida y,(n) dada
por:

Método I: Dominio do Tempo

2

Yq(n) = Z Xg(n)wmv

p=1

(18)

onde

X, = [2p(n),2p(n —1),...,2,(n — L+ 1)]*, (19)

Sistema de
Separacdo

Sistema Desconhecido de Mistura

7| Algoritmo de
prendizagem
Adaptativo

Figura 1: Ilustragdo do processo convolutivo de mistura
e de separacdo.
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T
Wpg = [Wpg,0, Wpq,15 - - - » Wpq,L—1] (20)

Dois novos pardmetros devem ser introduzidos para ge-
neralizar a formulagdo, a saber: o nimero D de in-
tervalos no tempo considerados para as correlagcdes na
funcdo custo (1 < D < L) e o comprimento N dos
blocos de sinais de saida utilizados para estimar as
correlacdes de intervalos de curta duragdo (N > 2D).

O m-ésimo bloco correspondente a g-ésima saida €

dado por: )
Yq(m) = ZXp<m)qu7 (21)
p=1
com
X,(m) = [Uy (m), Uy (m—1)]  (22)
e
xp(mL) zp(mL—L+1)
xp(mL+1) xp(mL—L+2)
Up(m)= : . . - (23)
2y (mL+N—1) - zp((m—1)L+N)

Por fim, a matriz Sylvester W,,, de dimensdes 2L x D

¢é definida como:

[ wpq.0 0 T 0
Wpq,1 Wpq,0
Wpq,1 0
Wpq,L—1 Wpq,0
qu = 0 Wpq,L—1 Wpg,1 24)

0 e 0 Wpq,L—1
0 0 0

| 0 0 0 |

A redundancia desta matriz significa que conhecer uma
de suas colunas implica conhecé-la completamente. Ha
razdes de convergéncia [14] que requerem o procedi-
mento de, a cada atualizacdo de W, utilizar somente
a primeira coluna para preencher a matriz, desprezando
todos os valores contidos nas outras colunas. Esse
procedimento serd adotado em nossa implementacgao.
Combinando todos os canais, podemos escrever conci-
samente:

Y(m) = X(m)W, 25)
com as matrizes:
Y(m) = [Y1(m), Y2(m)], (26)
X(m) = [X1(m), Xa(m)], 27
Wi Wy
W= [Wm W22:| . (28)

TECNICAS PARA SEPARAGCAO CEGA DE FONTES

Definida a formulacao, sendo b o nimero de blocos,
a implementacao off-line do algoritmo tem por funcao
custo:

b
Z %{log det(bdiag(Y” (i)Y (4))))

—log(det(YT ()Y (i)))},

onde o operador bdiag(-) opera sobre uma matriz de
submatrizes, anulando todas as submatrizes que ndo es-
tejam situadas na diagonal principal da matriz (neste
artigo, todas as matrizes sobre as quais atua este o-
perador sdo constituidas por 4 submatrizes de idénticas
dimensoes). O gradiente natural da funcdo custo acima
¢ fornecido por:

(29)

b
2 .
3 E W{R,, — bdiag(R,,)}

V&N S(m)

{bdiag (Ry,)} " (30)

2.2.2 Meétodo II: Dominio da Freqliéncia

Seja Fy1 47, @ matriz DFT de dimensao 4L x 4L.
Assumiremos, sem perda de generalidade, N = L, exi-
gindo que os blocos possuam comprimento ndo mais
igual a 2N, mas a 4N, pois o tamanho do bloco deve

dobrar apds a convolugdo e novamente duplicar apds a
estimativa de correla¢do. Definimos:

X, (m)=
xp(mL),zp(mL+1),... 2p

diag[F4Lx4L[xp(mL—3L), ey xp(mL—l),
(mL+L-1)]"], 31)

(32)

W, —diag [F4LX4L [Wpg.0, - - - s Wpg.L—1,0, - .. ,O]T] . (33)

Deve-se ressaltar que, a cada iteracao na freqiiéncia,
deve-se voltar com os filtros na freqiiéncia para o
dominio do tempo de forma a zerar todos os componen-
tes que ultrapassam o tamanho do filtro, res-tringindo o
comprimento deste para L. Esta restricdo pode ser re-
presentada como um produto pela inversa de uma ma-
triz DFT, em seguida por uma matriz de restricao (que
zera os componentes indesejaveis) e entdo pela matriz

DFT. Definimos ainda:

_ Wi Wy,
‘y‘{wel W) Gd
0 0
Sux = XAFurvar {03;:33; i’iiiﬂ Fil X
(39)
Lirxor Oonxorn| e
Gur =Fyrxar Oogvor Oopror F.l i, (36)
| Gar Oupxar
Ger = {04Lx4L Gar } ’ 37)
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Syy = V_VHGSLSme8LV_Va (38)
|
Farxar [04L[1XD[;J 0474D

b= Ipxp ’

041,50 Firxar

047.—DxD
(39)
14L><1 04L><1

Ly = : 40
! |:04L><1 Lirsx1 (40)

onde (-)H signica hermitiano e 0,,,«,, é a matriz nula de
dimensdes m e n. O gradiente natural da funcgdo custo
nesta abordagem ¢é fornecido por:

b
2
AARESY 5 G WLLY {S,, —bdiag(S,,)} L

=1

{bdiag(L7S,,L)} LY. 41)

A matriz W, a maneira de W, também possui re-
dundancias, as quais sdo retiradas ap6s cada iteragdo,
por meio da transformada:

W' =WL;, 42)

com a matriz W possuindo duas colunas, cada qual
com 2L linhas (as primeiras L linhas da g-ésima co-
luna contendo as informagdes das primeiras L linhas da
primeira coluna de Wy, e as restantes armazenando as
primeiras L linhas da primeira coluna de Wy,). O gra-
diente natural de W' é:

VW’ = G4, Vi SL, (43)

com

Inxr O3z -
Gip =Fapwar [03LX><L 03L>i<3L:| Fixar, 44
Gy

047, %41,
. 45
04r,x41 } )

G = | Gl

3 RESULTADOS
3.1 Classificador de Palavras

Em todos os resultados aqui apresentados, cada
gravacdo foi particionada em 12 janelas, com uma
sobreposi¢do de 15% das amostras entre as mesmas,
pois, apds testes, esta configuragdo sempre apresentou
bons resultados. Todas as gravacgdes tiveram variancia
normalizada antes da extracdo de caracteristicas. Na Fi-
gura 2, vé-se o resultado da taxa de acerto do sistema
de reconhecimento em funcio da ordem do modelo LP
e do pardmetro s da métrica de Minkowski. A taxa de
acerto maxima encontrada foi de 96,67% para uma or-
dem LP igual a 11, com s = 1,5. No tocante as redes
neurais, variamos o nimero de neurdnios na camada es-
condida, assim como a ordem LP e exibimos na Figura
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3 a taxa de acerto correspondente (apresentamos o me-
lhor resultado oriundo de 10 diferentes inicializacdes).
A rede neural utilizada, que alia & pouca complexidade
um bom desempenho, apresenta 49 neurdnios na ca-
mada intermedidria, ordem LP igual a 13 e taxa de
acerto estimada também igual a 96,67%. Os resulta-
dos via métrica de Minkowski e redes neurais em geral
assemelham-se muito; assim, apresentamos somente 0s
devidos as redes neurais, as quais, apos treinadas, efe-
tuam a estimativa de forma muito mais rapida.

3.2 Mistura Instantanea

Para simular a interferéncia, empregamos um ruido
branco de desvio padrio 0,12. A matriz de misturas
nao-singular arbitrariamente escolhida foi:

H:{l 0’8} (46)

0,7 —2

A abordagem ICA via gradiente natural da informacao
miitua adotou os pardmetros = 107%, 5 iteragdes,
tamanho de bloco igual a 20 amostras e P(y;) =
tanh(y;), pardmetros estes que apresentaram 0s me-
lhores resultados. As Figuras 4 e 5 exibem os resul-
tados finais destas abordagens, com a iterag@o zero cor-
respondendo a taxa de acerto anterior a inicializagdo
dos métodos de separagdo. Os dois procedimentos evi-
denciaram melhoria na taxa de acerto do classifica-
dor, porém, com um nimero de iteragdes ligeiramente
maior, o algoritmo Fast ICA apresentou um desempe-
nho superior.

3.3 Mistura convolutiva

O desvio padrao do ruido branco utilizado na mis-
tura convolutiva foi 0,3. Os filtros de mistura arbitrari-
amente escolhidos foram:

h11 1 0,5 —0,2 0,1]
hiz = [0,9 0,01 0,1 —0,05]
1,1 0,2 0 —0,06]

hos = [0,8 —0,1 0,3 0,03].

Ambos os métodos de separacdo utilizaram filtros de
comprimento 4 para separacdo. O método de separacao

implementado no dominio do tempo teve escolhidos os
parametros ¢ = 0,02 e a = 0,9. Na freqiiéncia, os
parametros adotados foram p = 0,05 e o = 0,7. A
taxa de acerto média do classificador, sem separagdo
de fontes, foi de 33,33%. O pardmetro p escolhido
em geral foi relativamente alto, de forma a, em pou-
cas iteragdes, fornecer melhoras. Devido a dificuldade
de se obter um passo 6timo que atendesse todas as pa-
lavras, foram selecionadas algumas para verificacdo da
melhora na taxa de acerto. Para o caso de separacdo no
dominio do tempo, os resultados sdo mostrados na Fi-
gura 6; no caso de separagdo no dominio da freqiiéncia,
sdo exibidos os resultados na Figura 7. Os dois pro-
cedimentos melhoraram o desempenho do classificador
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Figura 2: Evolugao da taxa de acerto em funcao da or-
dem LP e do parametro s da métrica de Minkowski.
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Figura 4: Evolucdo da taxa de acerto do ICA via gradi-
ente natural para mistura instantanea.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007

Taxa de acertos

60
[

TECNICAS PARA SEPARAGAO CEGA DE FONTES

5 10 15
Numero de Iteragbes
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Figura 6: Evolu¢do da melhora na taxa de acerto das pa-
lavras A, B, C e D para abordagem no tempo de mistura
convolutiva.
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lavras A, C e D para abordagem na freqiiéncia de mis-
tura convolutiva.

26



BARRETO HADDAD ET AL.

usando um passo Unico para todas as palavras. Em al-
guns casos a utilizacdo de um g ndo apropriado para
uma determinada palavra resultou num descréscimo de
desempenho para um nimero maior de itera¢des (pala-
vra A no dominio do tempo e palavra D no dominio da
freqiiéncia). Na Figura 7, a evolugdo da palavra B foi
omitida porque nao houve melhoria na taxa de acerto.

4 CONCLUSOES

A curta duragdo das palavras complica o processo
de separacdo, seja este instantaneo ou convolutivo,
ja que ndo fornece muita informagdo (auditivamente,
verifica-se que ainda ha ruido presente na separacao,
0 que ndo ocorre com gravacdes de duracdo mais
longa). Porém, observa-se que, mesmo assim, ambos
os métodos de separacdo de fontes misturadas instan-
taneamente se mostraram bem-sucedidos ao reduzirem
a degradacdo da tarefa de reconhecimento, com larga
vantagem para o Fast ICA, o qual, ao fim, apresentou
uma redug¢do da taxa de acerto (em relag@o as gravacdes
sem ruido) em torno de 6%.

Sendo a informacdo relativamente pouca para o
caso instantdneo, para o caso convolutivo a situacdo
€ mais critica. Embora ambas as abordagens no caso
convolutivo tenham apresentado melhoras, o método de
separa¢do no dominio da freqii€ncia mostrou um de-
sempenho significativamente superior. Uma explicacdo
para este resultado seria o fato de que as seqiiéncias
no dominio da freqii€éncia, possuindo uma distribuicao
menos gaussiana [17], se revelem mais propensas a
separa¢do (em especial quando ha pouca informagdo).
Uma explica¢do complementar poderia consistir no fato
de a abordagem no dominio da freqiiéncia efetuar uma
filtragem das fontes menos severa (o que reduziria a
distor¢ao das saidas). Porém, cabe efetuar testes para
verificar a validade desta afirmativa.
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RESUMO

Dynamic Time Warping (DTW) é uma técnica do tipo pattern matching para reconhecimento de padroes de voz,
sendo baseada no alinhamento temporal de um sinal com os diversos modelos de referéncia. Uma desvantagem
da DTW ¢ o seu alto custo computacional. Este trabalho apresenta uma versdo da DTW que, utilizando a
Transformada Wavelet Discreta (DWT), reduz a sua complexidade. O desempenho obtido com a proposta foi
muito promissor, ganhando em termos de velocidade de reconhecimento e recursos de memoria consumidos,

enquanto a precisdo da DTW nio ¢ afetada.

INTRODUGAO

O reconhecimento automatico de fala ja tem sua
importancia e espago conhecidos, assim diversas técnicas
foram desenvolvidas e estas vem sendo aprimoradas para a
obtengao de melhores resultados.

Existem duas abordagens basicas para reconhecimento
de voz [1]: técnicas do tipo pattern matching e técnicas do
tipo knowledge-based. Dois algoritmos que implementam
tais técnicas sdo, respectivamente, Dynamic Time Warping
(DTW) e Hidden Markov Moddels (HMM).

Neste artigo sera utilizada a técnica DTW. Essa técnica
compreende a identificagdo de uma palavra ou fonema
baseada em uma biblioteca de modelos [2]. Assim a
proposta do artigo ¢ justamente melhorar o desempenho da
comparagdo entre entrada e modelo, fazendo isso com a
aplicacdo da Transformada Wavelet Discreta (Discrete
Wavelet Transform — DWT).

A DWT consiste na versdo discreta da Transformada
Wavelet, que tem sido utilizada para analise de sinais
diversos, pois ¢ oOtima para descrever tais sinais
examinando-os tanto no dominio do tempo quanto no da
freqiiéncia [3].

Os experimentos realizados utilizaram a base de analises
de fala DARPA TIMIT [5], a mesma ¢é discutida em uma
secdo destinada a esse assunto, cujo nome ¢ “Base TIMIT”.

O trabalho mostra o ganho de desempenho na aplicagido
do algoritmo da DTW, uma vez que ao invés de utilizar o
sinal original, o sinal filtrado (considerando apenas as
baixas freqiiéncias) ¢ passado ao algoritmo, isto porque ele
tem um comprimento menor e praticamente a mesma
representatividade das caracteristicas do sinal original.

Este artigo apresenta uma introducdo dos assuntos,
seguido por um aprofundamento a respeito da DTW ¢ o
reconhecimento de voz, citando e a técnica da DTW. Na
seqiiéncia ¢ apresentada uma revisdo breve sobre Wavelets
e o processo de downsampling. Subsequentemente ¢é
apresentada a metodologia de trabalho, incluindo meng¢ao
ao software de processamento ¢ a base de dados TIMIT e
como a DWT pode diminuir a complexidade do algoritmo
da DTW. Os resultados sdo apresentados na sequéncia,
sendo que o artigo ¢ finalizado com uma concluséo sobre o
trabalho.
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DYNAMIC TIME WARPING E O
RECONHECIMENTO DE VOZ

DTW pode ser usada em aplicagdes de reconhecimento
de voz com um pequeno vocabulario de “prototipos” de
pronlincias armazenadas [4].

Um exemplo de sua utilizagdo pode ser visto na tarefa de
reconhecer qual dos numeros (0-9) foi dito. A sinal de
entrada (nimero ditado) pode ser comparado na biblioteca
com as dez amostras armazenadas, a que mais se igualar ao
sinal de entrada sera considerada o namero pronunciado.

Umas das caracteristicas da DTW ¢ que o sinal de
entrada pode ter um comprimento diferente do sinal
original. Isso faz com que o mesmo sinal pode ser
reconhecido mesmo sendo falado em um intervalo de
tempo diferente, o que possibilita que diferentes locutores
possam ter pronunciado uma mesma palavra, cada um com
suas caracteristicas e tempo de fala diferente.

Técnica DTW

A técnica DTW tenta encontrar o melhor caminho w
através da tabela de associagdo de indices (best path)
construida pela delimitagdo do fonema [6]. O algoritmo da
DTW tem sistematicamente variado para determinar os
efeitos no desempenho do reconhecimento [2].

Assumindo que as amostras de entrada e modelo
(referéncia) sdo conhecidas, a primeira matriz ¢ montada,
neste caso a matriz Solugdo. Os elementos desta matriz sdo
formados pelo modulo da diferenga entre cada ponto do
sinal de entrada com o sinal de referéncia.

Assumindo como sinal de entrada x[ ] = {1, 1, 2, 3, 2, 0}
eosinal y[ ]={0, 1, 1, 2, 3, 2, 1} como referéncia, temos a
seguinte matriz solugao:

S = = N W N~

— =] OO =N = O
—_—— O O = N = O
R | = = o= o —
W W N =D =N

WO = = o —=| o| =
O| O =] = N W N —

2

Figura 1 - Matriz Solugdo

A proxima etapa ¢ justamente montar a matriz de
Distancia Acumulada, esta ¢ formada pela iteragdo na soma
dos valores de cada elemento da matriz Distancia
Acumulada (DA) com o elemento superior do mesmo na
Matriz Solugdo (S) , como visualizado pela Equagdo 1.

DAi,j=DAi,j+Si-1,j ,i>1,j>1; (€))
Ap0s preencher a primeira coluna assume-se:
DAL_] = DAi)j + Si,j+l 5 _] < quantidade de (2)

colunas;

A matriz DA deve ser inicializada com o valor 1 no
ultimo elemento da primeira coluna, como na Figura 2.

WAVELETS APLICADAS A DTW
540 | 5
4+1 | 5
2+2 | 4
I+1 ] 2
140 | 1
1+0 1 >
1 2 4 7 9 9

I+1  2+2 4+3 742 940

Figura 2 - Primeira itera¢do para o calculo da DTW na matriz de
Distancia Acumulada.

Primeiramente devem ser preenchidos os valores das
colunas, do ultimo elemento para o primeiro. Depois
devem ser calculados os elementos da esquerda para a
direita, como nas setas indicativas na Figura 2.

Quando a matriz DA estiver finalizada, o proximo passo
¢ criar a matriz de Movimento. A matriz de Movimento
deve ter o ultimo item da primeira coluna igual a 0. Deve
ser realizada uma iteragdo no sentido baixo-cima
analisando qual o valor ¢ menor (na matriz DA). Caso o
menor valor seja o elemento abaixo, a matriz Movimento
deve ser preenchida com o valor 1, caso na matriz DA o
menor elemento seja o elemento imediatamente a esquerda,
deve-se preencher a matriz movimento com o valor 3. Caso
o menor valor seja a diagonal inferior a esquerda ou os
valores forem iguais, deve-se colocar o valor 2 na matriz
Movimento, como exemplificado na Figura 3.

= N B | wn

R = —=| | | | W
B ] =] | | W
N B BN =N
O | | | DN —| N
O N N B | LN

LT

\Mkw

1
T

Figura 3 - MY¥triz Distancia Acumulada completa.

1 A

1

1

1

1

1 2 »
01| 3 3 3 3 3

Figura 4 - Matriz Movimento.

Finalmente ap6s completada a matriz Movimento, deve-
se desenvolver a matriz Best Path (w), melhor caminho.
Para isso, observando a matriz Movimento, partindo do
ultimo elemento da primeira linha, escolhe-se o préximo
elemento com a menor distdncia (m, valores dos
elementos [4], como demonstrado na Equag@o 3.

mg = min { | Wij- Wiy [, [ Wij- wig |, [wig  (3)
-Wigja | },1>1,j>1
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Desta forma, a cada elemento escolhido, cria-se uma
marca na matriz Best Path, até que se alcance o ultimo
elemento da primeira coluna. O resultado ¢ algo como
demonstrado na Figura 5.

Figura 5 - Matriz Best Path

Como demonstrado pela Figura 5, a matriz Best Path
para o sinal x[ ] quando comparado ao modelo y[ ], tem
distancia igual a 7.

Baseado nesta técnica, a aplicagdo da DTW a um sinal
de voz armazenado em um arquivo de audio consistiria,
como na Figura 6, em:

1-  Capturar o(s) arquivo(s);

2-  Extrair as amostras relativas ao fonema a
ser modelo e o fonema de entrada;

3- As amostras dos dois fonemas seria
analisada pela DTW formando a matriz
Solution;

4-  As demais etapas seriam aplicadas até
encontrar a matriz Best Path.

Sinal de

Sinal Modelo Entrada

Sinal
Fonema

Figura 6 - Algoritmo da analise sem filtragem.

TRANSFORMADA DISCRETA WAVELET

A DWT de um sinal discreto ] ], contendo n amostras
(quantidade de pontos do sinal), ¢ um outro sinal discreto

WAVELETS APLICADAS A DTW

y[ ], também de n pontos. O sinal y[ ] contém informagdes
sobre as freqliéncias que compde o sinal ] ] (original), e
também onde tais freqiiéncias se localizam em f] ].

Downsampling

Até entdo, o sinal de entrada continua com o mesmo
comprimento ¢ a complexidade computacional similar.
Dessa maneira ¢ empregada a técnica conhecida com
downsampling por 2 (ou subsampling por 2), onde esta
consiste em descartar uma amostra de y [ ] a cada duas [3].

Este descarte ¢ realizado a cada nivel da DWT,
reduzindo a cada passo o numero de amostras do novo
sinal. E importante salientar que este descarte ndo afeta
efetivamente o sinal, mantendo nele as propriedades do
sinal f [ ] (o original), isso ¢ uma das caracteristicas da
DWT.

Desta forma, ¢ necessaria a avaliagdo de um limiar para
os niveis a serem alcancados, de forma a preservar uma
quantidade minima de pontos que preserve o sinal.

METODOLOGIA

Os resultados apresentados por este artigo foram
conquistados através da utilizagdo de um software para
aplicacdo da DWT e posteriormente utilizar a DTW para
verificar os sinais resultantes da filtragem com wavelets.

Todo o software de filtragem e analise foi desenvolvido
em linguagem C++, este assunto serd contemplado de
forma mais ampla no topico “Software de Processamento”.
A anélise posterior foi realizada através da visualizagdo do
resultado grafico da DTW por um software desenvolvido
em linguagem Java.

Os sinais analisados foram fonemas, assim um fonema
template (modelo) era comparado a diversos fonemas de
entrada (input) outros.

A comparagdo mantinha ambos os sinais (modelo e
entrada) sob as mesmas condigdes, por exemplo, se o
modelo sofria uma filtragem com a wavelet da familia
Daubechies [3], de suporte quatorze até o nivel 8, 0 mesmo
deveria ser feito com o sinal de entrada.

Os sinais analisados eram todos da base de analises de
fala DARPA TIMIT [5], esta sera mais comentada no
topico intitulado “Base TIMIT”.

O software de analise recebia como analise a listagem de
fonemas a serem analisados, entre estes era destacado o
fonema template. As analises eram realizadas em batch,
onde como saida o sistema exibia a matriz Best Path[4] de
cada comparagao.

Posteriormente para uma analise mais clara, as matrizes
Best Path obtidas eram importadas pelo software
desenvolvido para exibigdo dos resultados em um grafico
cartesiano.

Baseado nas analises sobre o grafico cartesiano e
comprimento (caminho) demonstrado pela matriz Best
Path eram observados os resultados do reconhecimento.

Software de Processamento

O software de processamento dos dados relativos ao
sinal foi desenvolvido com a fungdo de automaticamente
aplicar a filtragem (DWT) e comparagdo (DTW). A Figura
7 apresenta o diagrama dos passos realizados.
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Sinal de
Entrada

Sinal Modelo

Sinal Sinal
Filtrado Fitrado
1 2

<5

Figura 7 - Algoritmo de filtragem e analise.

Primeiramente um modelo padrio em formato de texto
puro era passado ao software. Neste modelo estdo as
informagdes de qual o sinal modelo, qual o sinal de
entrada, qual fonema deve ser analisado e se ¢ necessaria a
aplicagdo do filtro e as demais especifica¢des da filtragem.

A informagdo de qual sinal (modelo ou entrada) era para
ser utilizado foi passado como localizagdo fisica do
arquivo em disco, arquivo este, em formato wav ().

O sofiware carrega o arquivo do sinal modelo, extraindo
apenas os dados brutos do fonema em questdo, parte que
contém o valor das amostras efetivamente, aplica a DWT
sobre os dados do fonema extraido. Em seguida, faz o
mesmo para o arquivo do sinal de entrada.

Apos extraidos e filtrados (caso requisitado) as novas
amostras sdo passadas para o algoritmo DTW, que realiza
os calculos como comentado no topico “Algoritmo DTW”,
dentro de Dynamic Time Warping e o Reconhecimento de
Voz.

A saida do algoritmo da DTW ¢ persistido em um
arquivo, o contetido ¢ relativo as informagoes da filtragem
aplicada seguido da matriz Best Path da analise.

Diminuindo a Complexidade

Sendo a complexidade computacional de um algoritmo o
termo referente a quantificagdo dos calculos necessarios
durante a execugdo do cddigo para resolver um problema,
diminuindo a quantidade de dados de entrada para os
calculos a serem realizados, diminuimos também a carga
de operagdes realizadas.

O sinal y [ ] (filtrado), que corresponde a DWT do sinal
original f[ ], é formado pela concatenagdo seqiiencial dos

WAVELETS APLICADAS A DTW

sub-sinais y1[ ] e y2[ ], como representado na Figura 8. O
sub-sinal yl[ ], conhecido como sinal de aproximagao,
contém as freqiiéncias de zero até a metade da maxima
freqiiéncia de f[ ]. Por sua vez, y2[ ], conhecido como sinal
de detalhamento, contém as freqiiéncias acima da metade
da maxima freqiiéncia presente em f] | . Muitas vezes, y1[ ]
contém mais de 95% da energia total de ] ] [7].

Consequentemente, ao invés de utilizar todos os pontos
de f[ ] para aplicar a DTW, podemos utilizar somente uma
parte do sinal filtrado, no caso, y1 [ ]. Em resumo, ao invés
de utilizar ] ], de comprimento n pontos, utilizamos y1[ ],
com n/2 pontos. A quantidade de pontos ¢ diretamente
proporcional ao numero de iteragdes e calculos que o
algoritmo DTW iré calcular, desta maneira minimizando os
pontos, teremos menos iteragdes, € assim uma
complexidade menor e um desempenho consideravelmente
superior a0 modelo original.

Por sua vez, pode-se aplicar a DWT em nivel superior, e
assim, tentar minimizar ainda mais a complexidade. A
complexidade pode ser diminuida a cada nivel, isto ocorre
pois conforme a wavelet avanga um nivel, a sua quantidade
de amostras ¢ reduzida pela metade, como observado na
Figura 8.

Esta redugdo pela metade se deve ao método
downsampling por 2. Porém existe um limite de niveis a
ser atingido pela wavelet. Este limite varia de acordo com a
preservagao de informagao no ultimo nivel em questdo. Por
exemplo, um trecho de 1233 amostras. A mesma deve
sofrer uma adaptagdo para que seja aplicada a DWT, esta
adaptagdo implica na aproximagdo da quantidade de
amostras para um numero poténcia de dois. Desta forma o
numero de amostras a serem utilizadas seriam 1024 (2'%),
onde 209 amostras deveriam ser descartadas.

A quantidade de pontos a ser aproximada a poténcia de
dois, normalmente, ¢ um namero de valor inferior a
quantidade de amostras original, além de diminuir
sensivelmente a quantidade de calculos, o sinal ndo
necessitaria ser coberto por amostras arbitrarias para
alcangar o numero requisitado.

] n amostras
amastras

¥4 T ni2
amostras

L
®
&
Figura 8 - Funcionamento da DTW para um sinal ] ] com n
amostras.
Base TIMIT

A base de fala TIMIT é um agrupamento de narragoes de
uma grande quantidade de frases em inglés narradas por
nativos Americanos [5].
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O TIMIT foi desenvolvido pela Texas Instruments and
MIT, sendo distribuido por U. S. National Institute of
Standards and Technology em um CD ROM. Na midia
citada, sdo encontradas 2342 diferentes frases, lidas por
cerca de 630 narradores [5].

Todas as frases narradas s@o catalogadas, neste catalogo
¢ possivel observar a divisdo da sentenga em palavras.
Cada palavra tem em sua descri¢ao a posi¢ao inicial e final
das amostras que representam as informagoes da palavra.

Outra informagao cadastrada ¢ a posi¢ao de cada fonema
na frase, onde este, como as palavras, apresentam a posi¢ao
inicial e final. Esta informagdo propiciou a extragdo e
filtragem de apenas do fonema requisitado. Na Figura 7
para observar esta extragdo basta atentar-se para a transi¢ao
entre o circulo maior (p. ex. “Sinal Modelo”) e o circulo
menor, intitulado “Sinal Fonema”.

Desta forma a base TIMIT ¢é uma ferramenta muito util,
uma vez que a mesma apresenta uma colegdio abrangente
de arquivos para analise de voz e as informagdes relativas
ao posicionamento de cada fonema no sinal.

RESULTADOS

Os resultados apresentados foram satisfatorios, uma vez
que a DWT efetivamente aumentou o desempenho no
calculo da DTW.

Foi observado que a familia da wavelet nao afeta
profundamente o resultado da analise. O suporte do filtro
também nao foi de eficiéncia relevante.

A principal contribuicdo da wavelet empregada foi o seu
nivel alcancado, onde este a cada iteragcdo destacava um
novo sinal pertinente com a metade da quantidade de
amostras do anterior.

Era necessario controlar o nivel alcangado, uma vez que
caso as iteragdes alcangassem o nivel maximo da wavelet,
o sinal seria composto por apenas uma amostra, 0 que
tornaria impossivel a aplicagdo da DTW.

Assim ¢ recomendado aprofundar-se a um nivel que
permita o sinal ser composto por uma quantidade de 32 ou
16 amostras.

Caso seja utilizadas menos amostras do que o proposto
no paragrafo anterior, o reconhecimento podera ficar
comprometido.

CONCLUSAO

Neste artigo foi proposta a utilizagdo da filtragem digital
de um sinal com a DWT de forma a reduzir a
complexidade computacional do mesmo. Esta reducdo se
faz necessaria pois a aplicagio da DTW ¢
computacionalmente complexa, variando de acordo com o
tamanho (quantidade de pontos) do sinal de entrada.

O tipo de familia wavelet ndo é um fator de destaque
entre as analises e os resultados. O mais significante para a
mudanga no desempenho ¢ o nivel maximo alcangado pelo
sinal.

O que se deve considerar realmente ¢ o nivel da wavelet,
pois este influencia diretamente a quantidade das amostras.

Os resultados obtidos foram plenamente satisfatorios, foi
possivel reduzir consideravelmente a quantidade de pontos
do sinal original € 0 mesmo continuou a ser reconhecido.

Estdo sendo realizados mais testes para verificar de
forma mais aprofundada a influéncia das diferentes
familias de wavelets na formag¢do da matriz Best Path,
estes resultados futuramente serdo publicados.

WAVELETS APLICADAS A DTW
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ABSTRACT

Nowadays, among many usual techniques for voice morphing, the ones based on wavelet filter banks,
associated with artificial neural networks, have been emphasized. This work concentrates on such tech-
niques, presenting a study on the best wavelet for converting each particular voice pattern, with a detailed
analysis of the characteristics that take to such outcomes. Tests are performed with speech data collected
from TIMIT corpus provided by Linguistic Data Consortium (LDC).

0 INTRODUCTION

Voice conversion[1][2], also kown as voice morph-
ing or voice transformation, is the process by which
a sentence uttered by a source speaker is transformed
as if it were uttered by a target speaker. Nowdays, the
main applications of voice conversion are: reproduc-
tion of the voice of a famous person for applications
in mobile telephone, Internet voice applications with
e-mail readers and screen readers for the blinds, as
well as computer and video game applications with
game heroes speaking with desired voices, plus other
applications.

The algorithm we describe in this paper concen-

trates on a wavelet-based [3-6] procedure for voice
conversion. This particular class of algorithms takes
advantage of a special property of the Discrete Wavelet
Transform (DWT), that is the sub-band separation.
Then, an Artificial Neural Network (ANN) is used to
convert each band.

This paper is organized as follows. First, we present
a brief review on DWT, ANN, perceptual auditory
masking, and voice conversion systems. Then, we
show the proposed algorithm for voice conversion.
Next, we describe the tests and conclusions. Lastly,
the bibliografical references and acknowledgments are
presented.
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1 BRIEF REVIEW ON THE LITERA-
TURE

In this section we present a brief explanation on
wavelet analysis and neural networks, as well as some
techniques for voice conversion.

1.1 The Discrete Wavelet Transform

The DWT [3][4][5][6], which has as its main idea
the process of multi-resolution analysis (MRA), is one
of the most appropriate techniques to make a joint time-
frequency analysis of a discrete-time signal. Let f be
the discrete-time signal under analysis, containing [NV
samples. Then, it may be decomposed in j levels of
resolutions, according to figure 1, as follows:

n_

+Zj

t=1 k=0

¥

Z ij ¢7,

In this case:
* ¢[n] and ¢ [n] form a Riesz basis to write f,

¢ln] = > h,¢[2n — k], defined recursively by

k
dilations and translations of itself, is called scaling
function;

¢[n 2
which is orthogonal to the scaling function;
* Hjk[n] =< [, ¢;5kln] >
* Gri[n] =< f,brx[n] >

e the Ay, coefficients corresponds to a low-pass filter
and the gy, to a high-pass one, formming a Quadra-
ture Mirror Filter (QMF) [13] system. Then, g, =
(—1)khT_k_1. Furthermore, a filter with T coef-
ficients is called filter of support 7" and order 7'—1.

=Y gn®[2n— k], is called wavelet function,

In pratice, the multiresolution decomposition is
computed using a simple process of the discrete con-
volutions of the signal under analysis with the filter co-
efficients hy, and g,

Yiow[n f*h—Zh fl2n—kl,0<n <N (2)
T-1

Ynigh|n] = fxg = Zg[k]f[%—k],o <n<N (3)
k=0

where T' corresponds to the support of the filters
h] ]andg[ ],and « denotes the discrete convolution.
After each level of decomposition there is a downsam-
pling by 2 of the filtered signal, due to filtering that al-
lows only half-band of the original signal to pass. A
much more detailed description of wavelet transform
can be found in the references, specially[3] and [7].
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Figure 1: Wavelet decomposition tree, where f is the
original signal split into an aproximation, A1 and a de-
tail D1. Parting from A1, the process continues recur-
sively.

1.2 Principles of Artificial Neural Net-
works

Humans and others animals process information
with neural networks [8]. They are formed from tril-
lions of neurons, i.e., nerve cells, exchanging brief elec-
trical pulses called actions potentials. Computer algo-
rithms that mimic these biological structures are for-
mally called artificial neural networks (ANNs). In this
work we use an artificial neural network to transform
one person’s speech pattern into another person’s pat-
tern, giving it a new identity while preserving the origi-
nal content of the spoken message. Many different neu-
ral network structures have been tried, some based on
imitating what a biologist sees under the microscope,
some based on a more mathematical analysis of the
problem. The most commonly used structure is shown
in figure 2 and is called multi-layer perceptron.

Xl4
XI3
XI2
XI1

XH2

XO1
XH1

= jnformation flow

Figure 2: Example of a tipical structure of an ANN. In
this case, there are 3 layers with 4 neurons in the input
layer(X1), 2 in the hidden layer (XH), and finally 1 in
output layer (XO).

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 34



LUCIMAR SASSO VIEIRAET AL.

This neural network is formed by three layers,
called the input layer, hidden layer, and output layer.
Each layer consists of one or more nodes (neurons).
The lines between the nodes indicate the flow of infor-
mation from one node to the next. In this particular type
of neural network, the information flows only from the
input to the output, that is, from left-to-right. The nodes
of the input layer are passive, meaning that they do not
modify the data. They receive a single value on their
input, and duplicate the value to their multiple outputs.
In comparison, the nodes of the hidden and output lay-
ers are active. This means that they modify the data, as
shown in figure 3.

W
.w1
'™
/
wn

Figure 3: How an active neuron works in an ANN. Each
input is multiplied by a weight, and the sum passes
through an activation function to produce the output.

sum S output

The nodes XI hold the data to be evaluated (see fig-
ure 2). For example, XI1 may be some pixel values
from an image, samples from an audio signal, and so
on. Each value from the input layer is duplicated and
sent to all of the hidden nodes. This is called a fully
interconnected structure. As shown in figure 3, the val-
ues entering a hidden node are multiplied by weights,
a set of pre-determined numbers stored in the program.
The weighted inputs are then added to produce a single
number. Before leaving the node, this number is passed
through a non-linear mathematical function called a sig-
moid, that is given by:

1

s(x) = i 4)

This is an ”S”-shaped curve that limits the node’s
output. That is, the input to the sigmoid is a value be-
tween - o e + o, while its output can only be between
0 and 1. The outputs from the hidden layer are repre-
sented in the flow diagram (figure 2) by the variables
XH . Just as before, each of these values XH1, XH2,
and so on, is duplicated and applied to the next layer.
The active nodes of the output layer combine and mod-
ify the data to produce the two output values of this
network, XO1. Neural networks can have any number
of layers, and any number of nodes per layer. Most ap-
plications use the three layer structure with a maximum
of a few hundred input nodes. The hidden layer is usu-
ally about 10% the size of the input layer. In the case
of target detection, the output layer only needs a single
node. The ability of the neural network to provide use-
ful data manipulation lies in the proper selection of the
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weights [8]. In this work we used a supervised train-
ing algorithm, the traditional back-propagation, for the
training. This algorithm works as follows:

* i) an input example, and the corresponding desired
output, are presented to the ANN;

* ii) the difference between the output and the de-
sired output is found;

e iii) the error vector’s gradient is found and the out-
put layer’s weights are updated;

e iii) the desired values are back-propagated to up-
date the weights of the others layers.

1.3 The Perceptual Model of the Human
Auditory System

The hearing threshold describes the lowest sound
level at which a signal can be heard at a given frequency
and given’s listener age. A fundamental concept is the
frequency auditory masking that occurs according to
the time-frequency resolution of the auditory system,
i.e., the critical bands [9]. Based on this concept, if
two signals of different frequencies, that belong to the
same critical band, occur at the same time, or very close
one to the other, the weaker will not be perceived. This
property is mostly explored in this work. Table 1 shows
the critical bands in frequency scale (Hz) and the Bark
scale (z). The conversion between Hertz and Bark is
given by:

,_ 2681
~ 1960 + f

where f is the frequency in Hertz.

053 5)

1.4 Algorithms for Voice Conversion

At this moment we will make a brief review on the
literature about voice conversion methods that use the

Bark (z)  Hertz (Hz) Bark (z) Hertz (Hz)
0 0 - 100 12 1720 - 2000
1 100 - 200 13 2000 - 2320
2 200 - 300 14 2320 - 2700
3 300 - 400 15 2700 - 3150
4 400 - 510 16 3150 - 3700
5 510 - 630 17 3700 - 4400
6 630 - 770 18 4400 - 5300
7 770 - 920 19 5300 - 6400
8 920 - 1080 20 6400 - 7700
9 1080 - 1270 21 7700 - 9500
10 1270 - 1480 22 9500 - 12000
11 1480 - 1720 23 12000 - 15500
24 15500 - 22050

Table 1: The 25 critical bands of the human auditory
system.
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techniques presented above. In the past, elementary
systems for voice conversion were based in two stages:
in the first one, some technique for speech recognition
(speech-to-text) was used, and then a morphed speech
was synthesed according with the target speaker’s pat-
tern. The following items show some of the current ap-
proaches for voice conversion:

e Arslan and Talkin[10] proposed a system where
both source and target’s voices were segmented
into phonemes and converted using a dictionary.
Therefore, the final quality depends on the dictio-
nary’s size;

e Stylianou et al[11] proposed the use of Gaussian
Mixture Models (GMM) to improve the above
system. Particularly, source and target’s voices
are time-aligned, then the GMM is trainned using
the expectation maximization algorithm (EM) and
lastly the mapping is performed;

» Kain[12] presented a mapping algorithm of espec-
tral envelope like Arslan and Talkin did. Addition-
aly, he included the error prediction to try best re-
sults.

e Orphanidouet al[13] used Generative Topographic
Mapping to transform the source’s spectra parame-
ters into target’s spectra ones, according the speak-
ers’ vocal tractal models.

e Orphanidou et al[14] proposed a better approach
using time-frequency wavelet analysis and a ANN.
The wavelet decomposition separates the speech
signal into sub-bands and then, for each sub-band,
the ANN makes the mapping from the source
speaker’s patter to the target speaker’s patter.

2 THE PROPOSED ALGORITHM

In this section we describe the proposed algorithm
for voice conversion with details, including the sys-
tem’s architecture.

2.1 System’s Architecture

The proposed system is divided in two stages: one
for training and another for testing, according to the fig-
ure 4.

2.2 The Algorithm for Voice Conversion
The detailed description of the algorithm follows.

* BEGIN

e STEP 1: Source and target voice files are chosen
for two individuals uttering the same sentence;

e STEP 2: Extract the raw data from each wav file;

e STEP 3: The raw source and target samples are
time-aligned so that both signals will be of the
same length;
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Isource speakerl——)l DWT | | DWT I(—— |test speaker |

[training] — | applications | —> [owT]

Itarget speaker |—-)| DWT |

[eEen] —

Figure 4: The architecture of the system: a stage for
training and other for testing.

* STEP 4: Make zero-padding in the source and tar-
get signals in order to have multiple of 2048 lenght

i

* STEP 5: The source and target sample are nor-
malized in order to have 0 mean and standard de-
viation;

* STEP 6: Divide source sample into n sequencial
frames of 2048 samples each. For each frame s;:

— STEP 6.1: Apply the 11%"-level Discrete
Wavelet-packet Transform (DWPT), that has
also length 2048;

— STEP 6.2: Normalize DWTP11(s;) in order
to have a {0 — 1} amplitude;

— STEP 6.3: Separate DWTP11(s;) in 25 sub-
bands according to the perceptual model of
the human auditory system [26] described in
table 1.

* STEP 7: Divide target signal into n sequencial
frames of 2048 samples each. For each frame ¢;:

— STEP 7.1: Repeat step 6.1 for DWTP11(t,);
— STEP 7.2: Repeat step 6.2 for DWTP11(¢;);
— STEP 7.3: Repeat step 6.3 for DWTP11(t,);

e STEP 8: For each frame (DWTPI11(s;)) and
(DWTP11(t;)):

— STEP 8.1: Create a multi-layer per-
ceptron to convert DWTP11(s;); into
DWTP11(t;);. The number of neurons in
the input, hidden, and output layers is the
same;

— STEP 8.2: Train each network using the
back-propagation algorithm so that the error
is less than 1073;

2.3 The Algorithm for ANN Training

The procedure used to train the perceptrons, i.e., the
back-propagation, follows [15]:
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¢ to find the news weigths (wh) of hidden layer, re-
peat:

— for each neuron j in the hidden layer:

% for each neuron i in the output layer:
« slope, — XO x (1 — XO0O)

- sloper, — XH j*(1—-XH ;)
. AXO

A X1,islopepw;slope,

s whij e whij + FpPtm
« while the error is more than 1073;

e to find the news weigths (wo) of output layer, re-
peat:

— for each neuron j in the hidden layer:

% slope, — XO % (1 — XO)

AXO
Aw — XH7Z‘Slop€O

WO j <— WO j + AA)fugtm

%

 while the error is more than 103

In the algorithms, t is the current input error, m
is a constant set in 10~%, XO are the neurons of
the output layer and XH are neurons of the hidden
layer. The implementation code of this work is
written using C++ programming language under
Mandriva Linux.

3 TESTS AND RESULTS

In this section we show the tests and results found
according to the support-size of the wavelet filters used
and the wavelet family. The system was tested using
sentences from the TIMIT database [16]. The tests of
convergence are in table 2. A perceptual ABX-like
preference test was also carried out, where ten listen-
ers, men and women, of ages between ten and seventy
years old were asked to rate the morphed speech. The
table 2 also shows these results.

4 COMMENTS AND CONCLUSIONS

In this work, we presented a study on voice
conversion based on neural networks and wavelets.
The tests have demonstrated that Daubechies’ wavelet
with support-size 30 presented the best results for
the perceptual criterion. This result indicates that a
maximally-flat frequency response close to the ideal re-
sponse is important. Future work includes the construc-
tion of a matched wavelet filter-bank to improve the re-
sults.
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DWT support | M S

Haar 2 5.2 10.75
Daubechies 4 58| 1.0
Daubechies 6 6.0 | 1.0
Daubechies 8 6.1 | 1.1
Daubechies 10 65| 1.0
Daubechies 20 6.9 | 0.97
Daubechies 30 7.0 | 0.90
Vaidyanathan 24 7.0 | 1.1
Coiflet 6 6.0 | 1.05
Coiflet 12 6.0 | 1.04
Coiflet 18 6.1 | 1.05
Coiflet 30 6.6 | 1.01
Symmlet 8 6.0 | 1.10
Symmlet 16 6.0 | 1.05
Burt Adelson 6 59| 1.01
Beylkin 18 591 1.02

Table 2: Results of the tests for converting the sen-
tence sal.wav of the directory /timit/test/drl/mdab0
into sal.wav of the directory /timit/test/dr1/mjsw0. The
tests report the mean (M) and standard deviations (S)
of the rates given by the volunteers participating in the
tests. A rate of 0 means the morphed speech is not sim-
ilar at all to the corresponding original one, while a rate
of 10 means they are indistinguishable.
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Estudos tedrico e pratico sobre o emprego da transformada
wavelet continua na detecgao passiva em aguas rasas
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Rio de Janeiro, Rio de Janeiro, 21.941-947, Brasil
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RESUMO

Este trabalho investiga a aplicacao da transformada wavelet continua (CWT) na detec¢@o passiva de uma fonte
sonora no mar, na maior distdncia possivel. Quanto mais rapido o alvo for detectado, maior tempo dispord o
comando para tomar as agOes necessarias. Este estudo é desenvolvido em duas partes: a primeira apresenta a
teoria da transformada wavelet continua, e a segunda apresenta os resultados obtidos com a CWT utilizando
sinais simulados, comparando-os com os resultados obtidos com a transformada de Fourier de tempo curto

(STFT).

INTRODUGAO

O equipamento para a detec¢do dos navios que se
deslocam primordialmente submersos ¢ denominado
“sonar” (SONAR ¢ o acrénimo em inglés de “sound
navigation and ranging”, que significa navegagdo e
medigdo de distancia por meio do som).

Os sonares pertencem a dois grandes grupos:

- 0s ativos, cuja caracteristica principal ¢ a emissdo de
um pulso sonoro, cujo eco de retorno detalhara ndo so as
informagdes pertinentes dos alvos detectados como
também das caracteristicas ambientais existentes no local,

- 0s passivos, cuja caracteristica principal ¢ a de extrair
as informacdes caracteristicas dos alvos detectados e das
condi¢cdes ambientais a partir dos sinais captados nos
sensores de recepgdo.

Diversas técnicas de analise espectral tém sido estudadas
com a finalidade de serem aplicadas na deteccdo de alvos
[1] por sistemas sonares passivos de submarinos a longa
distancia em aguas rasas [10].

As seguintes técnicas foram analisadas em [7]: detecgdo
quadratica, funcdo de correlacdo, espectro de Welch,

cepstrum, transformada de Fourier em tempo curto (STFT)
e transformada wavelet continua (CWT).

Neste artigo sera apresentada a teoria da CWT, bem
como sua aplicagdo na detecgdo de alvos utilizando sinais
de sonares passivos. Serdo apresentados os resultados
comparativos da detecgdo com a CWT e com a STFT, as
técnicas que se destacaram das demais técnicas.

Os cenarios basicos escolhidos para os testes assumem:

a) um navio na superficie apresentando uma assinatura
acustica composta de sinais de faixa larga e ruido aleatorio
aditivo (ruido branco gaussiano). Utilizou-se também um
sinal de faixa larga substituindo o ruido aleatorio, com a
finalidade de representar o ruido préprio do submarino;

b) um navio na superficie emitindo uma ou algumas
freqiiéncias (faixa estreita) na faixa 6tima de propagacdo
em aguas rasas [4] com um ruido aleatério aditivo (ruido
branco gaussiano);

¢) sem navio na superficie, somente com ruido ambiente,
representado por um ruido branco gaussiano adicionado a
um ruido aleatério diferente do primeiro.

Os sinais resultantes simulam sinais gravados por um
submarino com hidrofones omnidirecionais (antenas de um
sistema sonar passivo), nos diferentes cenarios.
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Assume-se, entdo, uma situagdo inicial sem alvo (fonte)
presente, impde-se a presenca de um sinal e testam-se com
as duas técnicas de analise espectral.

A TRANSFORMADA WAVELET CONTINUA

O termo wavelet, proposto por Grossmann ¢ Morlet,
evoca uma onda do mar evanescente (de curta duragdo e
cuja amplitude tende para zero), o seu valor médio sendo
nulo [5]. A forma geral da convolugdo que caracteriza a
transformada wavelet continua (CWT) de uma série
temporal x(t) € a seguinte:

c(a,b):jix(t)\a\% @(ﬂ]dt (1)

onde ¢(t) ¢ o conjugado complexo de W(t), que ¢ uma

funcdo denominada wavelet “méae” ou “janela” da CWT.

A funcdo janela, aplicada ao sinal x(t) na Eq. (1), levara
em conta o tempo de atraso ou avango (b) e, ainda,
introduzira um fator de escala no tempo (a), inversamente
proporcional a freqiiéncia.

A funcdo que define a wavelet “mae” de Morlet,
doravante denominada apenas de Morlet, que ¢ a mais
indicada para detectar os sinais “mondtonos” de uma
assinatura acustica, ¢ a seguinte [3], [5]:

W) =T (et e ) 2)

onde - (2/n2)” ¢a freqiiéncia central, assegurando

que a razdo entre o primeiro e o segundo maximo da
fungdo W(t) seja aproximadamente igual a %.

VANTAGENS DA TRANSFORMADA WAVELET
CONTINUA

Enquanto que a STFT é uma conveniente generalizagido
da Transformada de Fourier [8], ainda assim possui alguns
problemas. Para apreciar este fato, considere dois sinais. O
primeiro sinal x(t) ¢ um sinal de alta freqiiéncia, em que
muitos ciclos sdo capturados pela janela empregada na
STFT. Para o segundo, x(t) ¢ de baixa freqiiéncia, de tal
forma que muito poucos ciclos estdo dentro da janela.
Assim, a precisdo da estimativa da STFT ¢ pobre para
baixas freqiiéncias, e cresce com o aumento da freqiiéncia.
Isto pode ser entendido interpretando esta transformada
como um banco de filtros, em que todos os filtros tém
faixas de passagem iguais ao invés da largura de faixa
aumentar com a freqiiéncia central [8].

Uma maneira conceitual de fazer filtros com faixas de
passagem diferentes ¢ substituir a janela w(t) por uma que
seja funcdo da freqiiéncia e do tempo, de tal modo que a
largura no dominio temporal da janela seja maior (i.e., a
largura de faixa na freqiiéncia seja mais estreita) com a
diminui¢do da freqiiéncia de analise. Desta maneira, a
janela captura aproximadamente o mesmo numero de
cruzamento por zeros para qualquer sinal de entrada
senoidal com freqiiéncias arbitrarias. Além disso, quando a
janela for larga no tempo, ¢ desejavel se usar tamanho de
deslocamentos maiores a0 mover a janela.

Isto significa que existe um compromisso entre a
localizagdo temporal e a freqiiencial. Para tornar esta idéia
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mais precisa, a duragdo eficaz (valor médio quadratico) de
um sinal foi introduzida por Denis Gabor, em 1946, em seu
conhecido trabalho “Theory of communication” [2].
Assim, sejam D, e Dy duas quantidades ndo negativas e
definidas pelas seguintes equagdes:

D=L [ e (e D2 =L [ @2 |w(ja) d @)
‘B, "o2mE, Y

onde E,, ¢ a energia da janela, isto €, EW=JW2 (t) dt, para

w(t) real. Diz-se que D, ¢ a duragao eficaz temporal ¢ D¢ ¢
a duracdo eficaz freqiiencial da janela. O produto DD; ndo
pode ser pequeno. O resultado deve ser maior ou igual a
0,5, com igualdade acontecendo se e somente se

2
w(t) = Ae™® , o > 0. Desta forma, a melhor janela ¢ a
gaussiana de duracdo infinita.

A Figura 1(a) representa a resolucdo tempo-freqiiéncia
para a STFT por grades uniformemente espagadas e a
Figura 1(b) representa a resolugdo tempo-freqiiéncia para a
CWT por grades nio uniformemente espagadas.

a) grades retangulares tempo-freqtiéncia STFT
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Figura 1: Grades retangulares tempo-freqiiéncia da STFT e da
CWT.

Isto significa que o espagamento freqiiencial ¢ menor nas
freqiiéncias mais baixas, e o correspondente espagamento
temporal é maior. Para apreciar este fato, observa-se que o
sinal x(t) ¢ multiplicado por janelas de diferentes
comprimentos, com faixas passantes ndo uniformes. Tais
faixas ndo uniformes sdo bem apropriadas para
processamentos de sinais sonoros, por causa da resolugdo
decrescente do ouvido humano para as maiores
freqiiéncias.

GERAGAO DA FUNGAO-MAE DE MORLET

Uma Morlet particular foi gerada a partir de um sinal
senoidal complexo com 5 ciclos enquadrado numa janela
de Gauss, com freqiiéncia fundamental igual a 400 Hz e
freqiiéncia de amostragem igual a 4000 Hz, obtendo-se um
sinal complexo que pode ser expandido, a partir da formula
de Euler, numa parcela referente a componente real,
representada por W (t), e numa parcela referente a
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componente imaginaria, representada por W, (t). A Figura
2 mostra as componentes de W(t) geradas.

O sinal utilizado para ilustrar os resultados obtidos com
os algoritmos apresentados nesta secdo foi um ruido
aleatorio r(t) de 500 pontos; na metade desse ruido
adicionou-se o sinal Wcos(t) de 400 Hz. A Figura 3 mostra
o sinal resultante.

ANALISE DE SERIES TEMPORAIS PARA A
DETECGAO

No estudo dos sonares passivos, destaca-se a analise no
dominio da freqiiéncia, como forma de se detectar os sinais
desejados.

Dos seis cenarios escolhidos para teste, trés sdo descritos
neste trabalho:

a) Cenario 1: composto de um sinal de cavitagao gerado
por um navio e sua propagacdo até a distancia desejada. O
sinal foi amostrado em 32.000 Hz, decimado [7] para 4.000
Hz e filtrado utilizando um filtro passa faixa entre 250 e
850 Hz.

b) Cendrio 2: composto por um sinal de faixa estreita
que se propaga por modos (uma das metodologias
correntemente utilizadas para descrever a propagacdo do
som no mar para aguas rasas), surgindo no limiar de uma
deteccdo e que ¢ simulado pela wavelet “mae” cosseno de
Morlet, Wys(t). Como, quase sempre, em aguas rasas,
existe uma freqiiéncia Otima de propagacdo [4], foi
considerada a existéncia de uma freqiiéncia discreta que se
compde com o ruido limitador. O sinal ¢ composto entdo
de ycos(t), na freqiiéncia de 570 Hz, do ruido r(t). Obteve-
se, assim, um sinal com um registro de 8.192 pontos, e
procurou-se testar a eficacia da CWT e da STFT na
detecgdo desse sinal.

c) Cendrio 4: corresponde a ocorréncia por tempo
limitado de freqiiéncias discretas, também por adicdo da
yceos(t) de freqliéncias diferentes, entre 250 e 850 Hz a r(t),
em momentos selecionados aleatoriamente. Procurou-se,
assim, simular a possivel ocorréncia de freqiiéncias 6timas
de propagacao em diversos instantes ao longo do registro.

Na entrada da unidade de processamento de sinais,
considerada para a montagem dos testes de detecgdo,
utilizou-se, primeiramente para o cenario 2, sinais com
diferentes valores de relagao sinal/ruido, dada em (dB) por
S/N = 10 log(c*(A Weos(t) + (1)) c*(x(t)); em que A é um
fator de escala utilizado para se conseguir as relacdes S/N
na entrada iguais a 0, 2, 4, 6 e 8 dB, onde

0*(X)= E((X—u)z) , ¢ a variancia de X. Para o Cendrio

4, foram preparados conjuntos de S/N na entrada iguais aos
do Cendrio 2; e foram adicionadas ‘Pcos (t) com diferentes
freqliéncias.

A relagdo S/N na entrada, escolhida para cada caso, ¢ um
conjunto de valores iguais a 0, 2, 4, 6 ¢ 8 dB, para os
Cenarios 2 e 4.

Deteccdo Quadratica

A detec¢do quadratica é usada com freqiiéncia na
deteccdo passiva de sinais acusticos submarinos com
caracteristicas desconhecidas.

O resultado na saida do detector quadratico [1] pode ser

. , 1t ,
representado para sinal ou ruido como ¥J.O x-dt o que,

para um processo de média zero, corresponde a variancia
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o® do processo. Usa-se entdo, como resultado dessa
detecgdo, a relagdo 10 log(c’(sinal)/c*(ruido) que serd a
referéncia basica para a avaliagdo das demais técnicas de
processamento de sinais.

Deteccao com a CWT

Na detecgdo com a CWT busca-se a detec¢do localizada
de ocorréncias do sinal ao logo do registro de dados.

A Figura 4 mostra os resultados da CWT para dois
Cenarios 1 e 2; observa-se a grande quantidade de picos na
transformada no primeiro caso. Esse resultado ¢ tipico para
a transformada de um processo de faixa larga como ¢ o do
Cenério 1; avaliou-se a possibilidade de usar como
resultado para cada freqiiéncia, a média das amostras com
maiores valores, a média de todas as amostras ou ainda, o
valor méaximo correspondente. A média de todas as
amostras tende a diminuir a S/N do resultado, porque
incorpora correlagdes da W ,(t) com se¢des de ruido
apenas. Neste trabalho, optou-se por utilizar a média dos
vinte maiores valores.

Deteccdo com a Transformada de Fourier de
tempo curto (STFT)

A detecgdo pela STFT pode revelar a presenga de sinais
de forma localizada, a semelhanga da CWT. E calculado o
espectro [9] para os 8.192 pontos do sinal e do ruido.

RESULTADOS PARA DETECGAO A LONGA
DISTANCIA

No Cenério 2, para os niveis de sinal inserido, a unica
deteccdo possivel ¢ com a CWT, como se pode ver na
Figura 4(b); uma ocorréncia isolada de um sinal de
freqiiéncia discreta ndo ¢ facilmente percebida pelas outras
técnicas, que se utilizam da média das amostras de todo o
segmento de 8.192 pontos. Vé-se na Figura 5(a) que o sinal
¢ absolutamente igual ao ruido a menos da ocorréncia
proxima ao ponto 1.000 onde foi inserida a componente de
freqiiéncia discreta. O espectro de Weot) +r(t) na Figura
5(b) mal consegue discernir alguma alteragdo nas
proximidades da freqiiéncia do sinal inserido. A conclusdo
¢ a de que a ocorréncia se dissipa nas médias calculadas
pelo espectro.

No Cenario 4, observa-se na Figura 6(a) o sinal y.(t) +
r(t) no dominio do tempo mostrando apenas 4 das 8
inser¢des. A ocorréncia de oito sinais de freqiiéncias
diferentes ja permite um desempenho um pouco melhor na
STFT, apesar do espectro na Figura 6(b) mal sobrepujar o
ruido.

As Figuras 7 ¢ 8 mostram os ganhos da CWT e da STFT,
em relagdo a detecgdo quadratica para diferentes valores de
S/N. Pode-se observar que o desempenho da CWT ¢
superior ao da STFT para todas as relagdes sinal/ruido,
exceto no Cenario 1 devido a estrutura de freqiiéncias
existente em todo o registro, dificultando a deteccio
localizada feita por essas duas técnicas.

CONCLUSAO E PERSPECTIVAS

Para se alcancar o propodsito da pesquisa em pauta, de
uma conclusdo sobre as técnicas de processamento de
sinais mais apropriadas para a deteccdo de fontes sonoras
por sonares passivos, seria conveniente contar com um
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banco sintético de sinais acusticos com ruido controlado,
composto de uma grande quantidade de dados dos tipos em
estudo, de preferéncia idéntico ao utilizado em [6]; em
seguida, apds uma avaliagdo metddica e profunda com os
dados simulados, aprofundar a pesquisa utilizando as
técnicas de processamento de sinais com um banco de
sinais acusticos reais, de alta confiabilidade, obtidos em
experimentos controlados. Mesmo com a falta destes
dados, com os resultados apresentados no presente
trabalho, ficou constatada pela experimentagdo com alguns
sinais simulados, que a utilizacdo da transformada wavelet
continua com wavelet "mae" de Morlet mostrou-se
apropriada para a deteccdo antecipada de sinais sonoros de
faixa estreita ou no limiar de detecgao.

intensidade normalizada
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Figura 3: Sinal W (t) + r (t) usado no teste dos algoritmos.
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b) espectros de sinal e ruido normalizados

a) sinal e ruido no tempo
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Figura 7: Resultados para o Cenario 2 — ycos(t) + r(t).
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resultados cenario 4

relacao S/N

Figura 8: Resultados para o Cenario 4 — ycos(t) + r(t).
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RESUMO

Este artigo apresenta um novo algoritmo para transcrigdo automatica de sinais de audio, o qual utiliza quadros
de tamanho variavel de forma a otimizar o compromisso entre a resolugdo temporal do processo de transcricao e
a menor freqiiéncia identificavel pelo algoritmo. O processo de determinag¢@o do tamanho do quadro se apdia em
caracteristicas especificas do método Yin, embora possa ser modificado para operar em conjunto com outros
métodos de extracdo da freqiiéncia fundamental. Os resultados obtidos demonstram que a técnica pode ser
aplicada com sucesso na transcrigdo de sinais monofonicos. A extensdo do método a sinais polifonicos sera

abordada em estudos futuros.

0 INTRODUCAO

Processos de transcri¢do automatica de musica t&ém por
objetivo a construgdo de alguma forma de notagao musical a
partir de um sinal sonoro digitalizado empregando o
processamento de sinais por computador Quando lidamos
com audio monofdnico, a determinagdo da nota musical
tocada num determinado intervalo de tempo envolve a
determinacdo da freqiiéncia fundamental da onda sonora
nesse intervalo [1,2]. Por esse motivo, o processo de
transcrigdo automatica de audio normalmente comega com a

divisdo do sinal analisado em quadros de tamanho
conhecido, seguida pelo calculo da freqiiéncia fundamental
em cada um deles. Sabendo os tempos de inidcio e término de
cada freqiiéncia fundamental, pode-se determinar duragdes
de notas e, assim, obter uma notagdo musical simplificada
(estilo MIDI) correspondente a execugao analisada [1,2].

Os algoritmos mais comuns para detec¢do de freqiiéncia
fundamental precisam, para seu funcionamento, que o
quadro tenha pelo menos duas vezes a duragdo do maior
periodo analisado [3,4,5]. O aumento na duragao do quadro,
porém, significa que um trecho mais longo de 4udio sera
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considerado uniforme quanto a freqiiéncia fundamental,
fazendo com que o limite inferior de duracdo de notas
detectaveis seja também modificado. Desta forma, a divisdo
do sinal de audio em quadros implica em um compromisso
entre a menor freqiiéncia e a menor duragdo de uma nota
detectavel. Neste artigo, ¢ proposto um algoritmo para
variar o tamanho do quadro buscando otimizar o
compromisso citado.

Foi estudado o comportamento deum método de deteccio
de freqiiéncia fundamental ja existente quando aplicado
sobre um quadro de duragdo menor que o dobro do periodo
fundamental do sinal analisado. Conhecendo esse
comportamento, pode-se determinar quando o quadro de
analise tem duragdo muito curta para que o método de
detecgdo de freqiiéncia fundamental atue corretamente sobre
o trecho avaliado. Ao detectar a ocorréncia desse
comportamento, o algortmo decide que a duragio do quadro
deve ser aumentada. Em contrapartida, sempre que o
periodo fundamental detectado for menor que a metade da
duragdo do quadro, este pode ser reduzido para que se ajuste
a onda analisada.

1 DETECGAO DA FREQUENCIA FUNDAMENTAL

O primeiro passo para a construgdo de um transcritor
automatico de dudio monofdnico € a escolha de um método
de detecgdo de freqiiéncia fundamental. Existem varios
métodos, entre eles o Harmonic Product Spectrum
(HPS)[4], a detecgdo baseada em autocorrelagdo[l,3,4],
analise de coeficientes cepstrais[3] e o método Yin[3,5],
que, por apresentar o melhor desempenho[5], foi escolhido
como base para para este trabalho.

O método Yin, cujo nome deriva de Yin-Yang, determina a
freqiiéncia fundamental a partir da fungdo diferenga,
definida pela Equagao 1.

d [nl= S (x[k]=x [+ ] n

k=1

A fungdo diferenca mede o quanto um sinal ¢ diferente
dele mesmo deslocado no tempo. Sinais periddicos, quando
deslocados de tempo igual ao seu periodo fundamental, se
assemelham muito ao sinal original, fazendo com que a
fungdo diferenga apresente minimos locais em pontos
correspondentes a periodos fundamentais da onda analisada.

Como a fungdo pode apresentar mais de um minimo local,
sendo apenas o primeiro deles o desejado — excluindo-se o
minimo referente ao deslocamento zero — o método Yin
propde que seja calculada a fun¢do diferenca absoluta
acumulada normalizada (FDAAN), definida pela Equacio 2.

'

d,[n]=1paran=0;

d|n]
——— paran#0 )

A primeira expressdo da Equacdo 2 elimina o primeiro
vale da fun¢do diferenga. Para encontrar o minimo, entdo,
procura-se o primeiro valor de n para o qual a FDAAN é um
minimo local menor que um certo limite absoluto (definido
experimentalmente). E possivel, porém, que nenhum ponto
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satisfaga as condigdes de parada. Nesse caso, a busca retorna
o indice do menorvalor da FDAAN.

Em qualquer circunstancia, o ponto que foi determinado
como minimo, junto a seu antecessor € seu sucessor, Sao
interpolados por uma parabola. Adota-se como minimo da
fungdo o valor minimo dessa parabola, com o objetivo de
aumentar a resolugdo da detecgdo de freqiiéncia.

2 A DURAGAO DO QUADRO DE ANALISE

A transcrigdo baseada no método Yin baseia-se no fato de
que, para pequenos trechos, um sinal de dudio monofonico
gerado por um instrumento harmonico € periddico. Ao se
dividir o sinal em quadros com duragdo suficientemente
pequena, pode-se extrair a freqiiéncia fundamental em cada
um deles. Esse procedimento permite que seja inferido o
inicio e o final de cada nota musical executada, permitindo
que seja obtida a notagdo musical correspondente.

Para determinar a duragdo do quadro, alguns aspectos
devem ser levados em consideragéo. Quando ¢ utilizado o
método Yin, a menor freqiiéncia fundamental detectavel é
aquela correspondente a um periodo igual a metade da
duragdo do quadro, de forma que um quadro muito pequeno
levara a perda de notas graves. Por outro lado, o aumento na
duragdo do quadro faz com que um trecho maior de dudio
seja analisado a cada iteragdo, reduzindo a resolugdo
temporal do processo de transcri¢do e aumentando o esforgo
computacional demandado pelo algoritmo de detecgdo de
freqiiéncia fundamental.

Visando otimizar o compromisso entre a resolugcdo no
tempo e o alcance em freqiiéncia, foi desenvolvido um
algoritmo capaz de variar a duragdo do quadro de acordo
com a demanda de cada trecho do sinal analisado. Esse
algoritmo se apdia em caracteristicas especificas do método
Yin, como sera visto adiante, embora possa ser redesenhado
para outros métodos de extracdo de freqiiéncia fundamental.

A redugdo da duragdo do quadro pode acontecer sempre
que o periodo fundamental detectado tiver duragdo menor
que a metade da duracdo do quadro, mantendo acondigdo de
funcionamento do algoritmo. O aumento da duragdo do
quadro depende de fatores que devem ser analisados mais
cautelosamente. Quando ¢ aplicado o método Yin, a busca
por um minimo local na FDAAN pode nao encontrar valor
abaixo do limite estabelecido, o que significa que a onda
analisada ndo apresenta grande semelhanga consigo mesma
quando deslocada no tempo, caso em que ¢ retornado o
indice do minimo global da fun¢do. Essa inexisténcia de
semelhanga pode significar que a duragdo do quadro ndo ¢
suficiente para conter dois periodos fundamentais da onda
analisada. A partir dessa caracteristica, pode-se determinar
que quando o método Yin retorna um minimo global acima
do limiar adotado o quadro deve ter sua duragdo aumentada.

A quantidade de aumento ou diminuigdo da duracdo
quadro ¢, em principio, arbitraria, embora quantidades muito
grandes possam levar o algoritmo a oscilagdes na duracéo
do quadro e quantidades muito pequenas possam fazer a
variagdo aplicada tornar-se cada vez mais imperceptivel.
Neste trabalho, a duragdo ¢ multiplicada ou dividida por
dois, de forma a variar o limite inferior de freqiiéncia
detectavel em uma oitava sempre que isso se fizer
necessario.

O processo de transcri¢éo deve ser iniciado com a escolha
de uma duragdo inicial para o quadro. Uma vez que essa
duragdo convergira para um valor considerado ideal pelo
algoritmo de variacdo para cada nota musical detectada, essa
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duragdo pode ser escolhida livremente dentro de limites
razoaveis, da mesma ordem de grandeza dos periodos
fundamentais esperados. Para cada quadro analisado, ¢
extraida a freqiiéncia fundamental e registrada sua duragao.
Se a aplica¢do do método Yin retornar o minimo global da
FDAAN, determina-se que o tamanho do quadro deve
aumentar. O resultado obtido para a freqiiéncia fundamental
do quadro ¢ descartado e a andlise ¢ realizada novamente,
desta vez com um quadro com a nova duragdo. Se o valor
retornado foi um minimo local, o quadro ¢ deslocado
adiante num passo igual a metade de sua duragdo e entdo, se
foi encontrado um periodo fundamental menor que um
quarto da duracdo do quadro, este ¢ reduzido a metade. Para
cada analise, registra-se a duragdo do quadro utilizado e a
freqliéncia fundamental obtida, obtendo-se uma seqiiéncia
que permite determinar a freqiiéncia fundamental do sinal
sonoro a cada instante.

3 POS-PROCESSAMENTO

Para o agrupamento correto dos resultados do processo de
deteccdo de freqiiéncia fundamental e a eliminagdo de
eventuais erros, ¢ necessaria a aplicagdo de um algoritmo de
pos-processamento.

O algoritmo de pds-processamento proposto inicia-se com
a conversao das freqiiéncias fundamentais reconhecidas para
o valor MIDI da nota musical correspondente através da
Equacao 3.

f{)

N =round|12log, 240

+69 3)

A operagdo round corresponde ao arredondamento do
valor calculado para o inteiro mais proximo.

Pode-se entdo agrupar a seqiiéncia de notas de forma que
elementos subseqiientes apresentando a mesma nota sio
substituidos por um elemento relacionado & mesma nota e
cuja durag@o ¢ a soma das duragdes dos elementos originais.
Essa substituicdo permite mais simplicidade nas analises
posteriores.

Para a eliminar eventuais erros do processo transcritivo, ¢
preciso conhecer a origem dos erros mais comuns.

O erro mais comum decorre do ataque, estado transitorio
presente no comeco da execugdo de uma nota. Nesse
periodo, a onda musical estd em processo de
estabelecimento no corpo do instrumento, levando o
processo de detecgdo de freqiiéncias fundamentais a
apresentar falhas. A partir do conhecimento sobre o tempo
de ataque relacionado ao instrumento, nota e técnica
utilizada, podemos determinar a duragdo minima de notas
musicais detectdveis. Esse tempo varia entre dois
instrumentos diferentes ¢ pode ser modificado, embora o
uso de um tempo fixo de 40ms tenha apresentado bom
desempenho para todos os instrumentos testados. Diante
desse aspecto, classifica-se como ruido qualquer freqiiéncia
fundamental com duracio inferior a 40ms.

Embora erros quase sempre sejam decorrentes do ataque,
eles podem ocorrer também durante a execucdo da nota.
Quando uma nota de duragdo menor que o limite inferior
estabelecido estad entre duas outras notas iguais, sua altura ¢
modificada para a altura das notas adjacentes. Caso
contrario, a nota errénea ¢ classificada como um ataque e ¢
substituida por siléncio de mesma duragdo. Apos esse
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processo, a seqiiéncia obtida ¢ novamente agrupada. S&o
excluidas da nova seqiiéncia obtida as notas restantes cuja
duragdo ¢ insuficiente para apresentar uma sensagao de tom
[6]. Neste trabalho, a dua¢ao adotada foi de 50ms.

4 RESULTADOS

Na etapa de testes, o algoritmo de transcricdo com
variagdo do tamanho do quadro foi implementado em
MATLAB, adicionando-se limites superior ¢ inferior para o
tamanho do quadro em 2048 e 256 amostras,
respectivamente. Seu desempenho foi comparado ao de
outros transcritores baseados no método Yin, mesmo
algoritmo de pos-processamento e quadros de duragdo fixa
em 256, 512, 1024 e 2048 amostras. Todos os sinais
analisados nessa etapa foram amostrados a 44,1kHz, e estdo
disponiveis na base de dados de arquivos de som da
universidade de lowa [7]. Essa base de dados contém notas,
tocadas por diversos instrumentos, em seqiiéncia crescente
de semitons e com tempo de siléncio significaivo entre cada
uma delas. Essa caracteristica a torna ideal para uma
primeira verificagdo de erros devidos a atuagdo sobre
diferentes tons e timbres.

Os resultados, expressos na Tabela 1, foram classificados
em notas corretas (cuja nota estimada corresponde a nota
executada em cada intervalo de tempo), perdidas (notas que
foram perdidas por conseqiiéncia de uma duracdo
inadequada do quadro), erradas (notas que ndo foram
detectadas por ou que foram detectadas de forma errada), e,
em adi¢do a essa estatistica, foram adicionadas as notas
fantasmas, aquelas que o algoritmo transcritor detecta
embora ndo existam realmente. A freqiiéncia de notas
fantasmas (F.N.F.) foi computada através divisdo do nlimero
de notas fantasmas pelo numero de notas corretas obtidas.

Considerando o indice de notas corretamente detectadas,
os resultados mostram que o transcritor baseado em quadros
de duraciio variavel tem desempenho semelhante ao
desempenho do transcritor com quadros de durag@o fixa em
2048 amostras. Outro aspecto a ser levado em consideragao
¢ que, com a variagdo do tamanho da quadro, pequenos
erros durante o processo de transcri¢cao de notas mais agudas
se limitaram a intervalos de tempo proporcionais ao periodo
fundamental da nota avaliada, podendo, por conseqiiéncia,
ser facilmente removidos. Ao se fixar o quadro em um
tamanho suficientemente grande para abranger toda a gama
de freqiiéncias da musica — 2048 amostras — pequenas
flutuagdes na execugdo de notas agudas tornam-se mais
significativas, resultando no aparecimento de mais notas
fantasmas.

Tabela 1: Resultados da transcrigéo aplicada a base de dados da
Universidade de lowa

Quadro Var. | 256 512 1024 | 2048
Notas avaliadas 1163 1163 1163 1163 1163
% correta 88,91 [4359 6991 |81,94 |89.25
% perdida 0,60 |49.44 [22,18 |8,68 0,60
% errada 10,49 6,96 |791 9,37 10,15
F.N.F. 8,03 |7,69 10,70 | 12,49 |13,97

Por tratar-se de uma base de dados extensa, o tempo de
execucdo também foi registrado, em minutos, de forma a
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verificar o ganho real de eficiéncia. Os algoritmos rodaram
em um computador Athlon XP 2200+ com 236Mb de
memoria RAM. Os tempos de execugdo, em minutos, estdo
mostrados na Tabela 2. Verifica-se que o transcritor com
quadros de duracdo varidavel apresentou eficiéncia
substancialmente maior que o transcritor com quadros de
tamanho fixo em 2048 amostras.

Tabela 2: Tempo de execugdo durante o teste

Quadro Var. 256 512 1024 2048

Tempo (min) 7894 43,70 49,83 169,88 |107,35

Na segunda etapa de testes, algumas melodias foram
submetidas aos transcritores de quadro variavel e de quadro
fixo em 2048 amostras. As melodias foram compostas de
trechos de dez a vinte segundos de musicas conhecidas
(versdo do Bolero de Ravel, executada em um trompete, Asa
Branca e Greensleeves, executadas em uma flauta doce, e
Brasileirinho, executado em um violdo), em gravagdes com
consideravel ruido de captagdo. Todas os sinais foram
amostrados a 44,1kHz. As notas foram classificadas em
corretas (cuja duracdo e nota, pela Equagdo 3, foram
estimadas corretamente), perdidas (que ndo foram
encontradas pelo sistema) e com a duragdo errada (que a
altura foi estimada corretamente, mas nao a altura). Foram
também contabilizadas as notas fantasmas. Os resultados
estdo expressos na Tabela 3.

Tabela 3: Desempenho na transcrigdo de melodias gravadas

Quadro Variavel 2048
Total de notas avaliadas 88 88
Total de notas corretas 82 85
Duracio errada 5 2
Notas perdidas 1 1
Notas fantasmas 1 12

Como pode ser verificado, o desempenho de um
transcritor baseado no algoritmo proposto ¢ semelhante ao
de um transcritor com duragdo de quadro fixa em 2048
amostras, apresentando, porém, tempo de execugdo 30%
menor.

5 CONCLUSAO

Este artigo abordou o problema da transcri¢do automatica
em 4udio monofonico. Foi apresentado um algoritmo para
variagao da duracdo do quadro, com o objetivo de otimizar o
compromisso entre o limite inferior de freqiiéncia detectavel
¢ a resolugdo temporal do processo.

Os resultados alcancados mostram que a variagdo da
duragdo do quadro pode levar a ganhos significativos para o
algoritmo de transcri¢@o, ndo s6 no desempenho geral como
no esfor¢o computacional demandado.

Futuramente, pretende-se estudar a aplicabilidade da
variagdo da duragdo dos quadros em algoritmos mais
complexos, como transcritores para audio polifonico.
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ABSTRACT

In this work we developed an instrument for representation of the synthesis of a clarinet. It is the final stage of a
series of experiments where we aimed to reproduce the sound of the instrument with PureData and in real time.
The empirical data was obtained from the sound of a mechanical blowing chamber that operates independently
of the action of the musician. We utilized the “Fractional Factorial Design” for analysis of the data and
implemented the results in a model based on additive synthesis.

INTRODUCAO

Muitos trabalhos dedicados a sintese sonora de
instrumentos musicais como, por exemplo, BORIN et al.
[1], KEEFE [2] e SMITH [36], abordam o assunto através
da modelagem fisica. Apesar dos avancos tecnoldgicos na
direcio de hardwares mais eficientes, o esfor¢o
computacional destes modelos ainda é muito alto. Este fato
estimulou a condug¢@o deste trabalho numa dire¢do oposta,
isto é, obter a sintese de tais instrumentos a partir de
modelo totalmente empirico.

Desde 2003, a natureza das sonoridades de instrumentos
de sopro, principalmente da clarineta, é o foco desta
pesquisa. Foi utilizado um mecanismo de simulacdo
experimental que tem comportamento fisico andlogo ao
envolvido na execug¢do de instrumentos de sopro. Durante a
pesquisa, percebeu-se que existem muitos fatores que sdo
determinantes na construcdo e no entendimento de um

modelo que possa elucidar todas as relagdes e varidveis

intrinsecas ao processo de geragio sonora dos instrumentos
musicais.

Frente a esta complexidade, optou-se por utilizar um
método de pesquisa denominado Projeto Fatorial de
Experimentos, que possibilitou comparar e verificar a
importancia relativa dos diversos fatores envolvidos na
producgdo sonora do instrumento analisado. Todavia, ficou
claro que o controle de todas as varidveis de um sistema
experimental é um problema complexo, o que estimulou a
ampliacdo do escopo da pesquisa no sentido de utilizar,
também, simulagdo computacional para depois, com a
mesma, possibilitar a interpretacio do modelo
experimental. Neste momento, pareceu relevante iniciar
um estudo da sintese sonora que mais se aproxima do
modelo experimental utilizado.

Dos resultados anteriores determinou-se um modelo
linear, de facil manipulacido algébrica, que possibilitou
implementar o modelo mais simples de sintese musical,
que ¢é a sintese aditiva. Em conjunto com o emprego do
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ambiente de linguagem de programacao grafica Pure Data,
pode-se ouvir em tempo real os resultados obtidos.

A trajetéria deste trabalho inicia-se com a descri¢do do
método experimental utilizado e apresentam os modelos
obtidos para as notas estudadas.

Uma descricdo visual das subrotinas em PD ¢
apresentada paralelamente aos resultados experimentais.

Uma rapida descri¢@o dos resultados obtidos e das novas
possibilidades musicais atingidas estdo incluidas no final
do texto.

APARATO E PROCEDIMENTO EXPERIMENTAIS

Optou-se em ndo utilizar um mdsico clarinetista na
obtencdo dos dados experimentais, pois sua experiéncia
profissional poderia interferir na coleta dos dados.
Utilizou-se entdo, um aparato experimental, ja descrito em
OLIVEIRA et al. [4, 5 e 6], cujos elementos principais
estdo apresentados nas Figuras 1 e 2.

Na Figura 1 mostramos o compressor, a caixa acrilica, a
clarineta, mandmetros e tubulagdes de conexdo. Na Figura
2 estd indicado o detalhe do mecanismo de contato com a
palheta (“mordedura”).

O procedimento adotado, também indicado naqueles
trabalhos, pode ser resumido da seguinte forma: As notas
desejadas sdo obtidas através de vedacdo dos furos do
instrumento com pequenas borrachas. Inicialmente, a
“mordedura” € posicionada de modo a bloquear a saida do
ar transmitido pelo compressor. Lentamente a “mordedura”
¢ flexibilizada possibilitando a saida do ar através da
palheta. Quando a nota emitida estd estabilizada (o ataque
¢ eliminado) procede-se a medida da freqiiéncia e
amplitude durante alguns segundos (mais ou menos trinta a
quarenta).

Figura 1: Visao Geral do Aparato Experimental

A unidade de captacdo de dados consiste em um
microfone colocado préximo a clarineta e conectado a um
computador onde estd instalado o software SOUND
FORGE 4.5. O microfone ¢ unidirecional dinidmico
(cardidide) e tem resposta de freqiiéncia de 50 a 15000 Hz.
A taxa de amostragem utilizada foi de 44 kHz e a
configuragido utilizada foi de 16 bits.

MODELO EMPIRICO DA CLARINETA: ANALISE E SINTESE

Figura 2: Detalhe do Contato com a Palheta (“mordedura”)

Projeto Fatorial de Experimentos

Serd designado fator como sindnimo para varidvel
independente e resposta para dependente. Neste projeto os
fatores s@o analisados fazendo-os variar entre dois niveis (—
1 e +1). Experimentos no ponto central (0) foram repetidos
trés vezes para determinagdo do erro experimental.
Grosseiramente, um Projeto Fatorial é uma expansido por
Taylor, no nosso caso linear, a partir do ponto central nos
diversos fatores. Isto significa que os termos quadraticos e
de ordem superiores da série de Taylor foram eliminados.

Os fatores deste Projeto Fatorial foram: 1)Volume vazio
do tanque pulm@o (x;), 2)Dureza da palheta (x,), 3)Posi¢do
de contato na palheta (x3), 4)Abertura da boquilha (xg),
5)Area de contato com a palheta (x5) e 6)Quantidade de
material absorvente sonoro (xg).

Como respostas, (¥; e Y,), foram analisadas as
freqiiéncias e amplitudes da fundamental e respectivos
componentes espectrais de trés notas da clarineta: (E,, C; e
G3) correspondendo a nota da regido de baixo chalumeau
(E,,) e do alto chalumeau (C; e G3).

A elaboragdo de um Projeto Fatorial de Experimentos
estd minuciosamente detalhada em BOX [4]. Aqui ¢
mencionado apenas que foi utilizado um Projeto Fatorial
Fracionado com Resolug@o III. Ser fracionado significa
que foi realizado parte (1/8) de um Projeto Fatorial
Completo que, neste caso, para 6 fatores variando em dois
niveis seriam 2°=64 experimentos. Entdo, realizamos
(1/8)*64=2%3=8 experimentos. A resolucdo indica que ao
ser realizado parte do projeto completo nossa “perda” de
informagéo estd em fundir o efeito de um fator principal (I)
com interagdes entre dois fatores (II), I+II=III.

Na tabela 1 estdo descritos os niveis dos fatores
utilizados neste experimento. A boquilha A tem a menor
abertura enquanto a C, a maior.

Neste projeto em particular, o padrdo de fusdo
(confounding patterns) foi 4=12, 5=13 e 6=23. Isto
significa que o efeito do fator 4 foi confundido com a
interacdo 12 (entre os fatores 1 e 2), o efeito do fator 5 foi
confundido com a interag@o 13 (entre os fatores 1 e 3), etc.

Na regido grave da clarineta, também denominada
chalumeau, escolhemos a nota com a clarineta totalmente
fechada, correspondendo a nota E,. Esta nota refere-se a
clarineta, portanto para o piano corresponde a nota D,.

Resumindo, foram realizados, entdo, apenas 11
experimentos para verificar a influéncia de seis fatores,
sendo trés deles para a determinac@o do erro experimental.
Finalmente, os experimentos foram sorteados para
determinar a ordem de execugdo.
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A titulo de exemplo, é apresentado o projeto para a nota
E,. Para as demais notas os procedimentos foram andlogos.
A Tabela 2 resume o que foi mencionado anteriormente.
Ela indica que o primeiro ensaio realizado foi o ensaio n°
5. Sendo seguido pelo ensaio n® 7, n® 6 e assim
sucessivamente. No ensaio n® 5 o fator 1 apresenta nivel —
1, e consultando a Tabela 1 sabe-se que o volume vazio do
tanque pulméo corresponde a 60% do volume total. Para o
fator 2 o nivel também € —1 e a Tabela 1 indica que a
palheta utilizada foi de n® 2. Analogamente, a posi¢do da
mordedura na palheta é a mais externa; a boquilha utilizada
foi a C; a drea de contato da mordedura com a palheta foi
de 0,3 cm? e nio foi utilizada estopa para absorcio sonora.

FATORES -1 0 +1
1)Volume Vazio
do Tanque
Pulmao(%) 60 65 70
2)Dureza da 2 2,5 3
Palheta (N9
3)Posicao da | Interna | Centro Externa
Mordedura na
Palheta
4)Boquilha A B C
5)Area de
Contato — com | 3 105 | 1,10 | 14x10*
palheta (m%) ’
6)Quantidade de 0 0,015 0,030
Estopa (kg)

Tabela 1: Niveis dos Fatores Utilizados nos Experimentos

ENSAIO N° FATORES ORDEM
12|34 |5]|6
1 B U I O B O I R S B S | 7
2 +1 -1 |-1]-1]-1]+1 8
3 S I U Y B S O I 3 B B | 11
4 +1 (41 -1 |+1]-1]-1 4
5 B U ) O S O S S O B | 1
6 +1 [ -1 [+1]-1|+1] -1 3
7 SLp L[+ -1 | -1 | +1 2
8 +1 [ 41 [ +1 | +1 | +1 | +1 10
9 0010 0]0 5
10 0]01]O0 9
11 0jJ0|O[O|O0]O 6

Tabela 2: Projeto Fatorial de Experimentos Fracionado com
Resolucéo lll para a regido chalumeau.

Na andlise espectral feita através do SOUND FORGE
4.5 foram testados vdrios “janelamentos” e o de
Blackmann-Harris mostrou ser o mais apropriado. Em
todas as andlises os dados foram normalizados em —3,0 dB.

Tanto para a freqiiéncia (Hz), Y, como para a amplitude
(dB), Y,, o modelo linear obtido, truncando-se os termos
quadraticos e de ordem superiores da série de Taylor, ¢ da
forma:

MODELO EMPIRICO DA CLARINETA: ANALISE E SINTESE

Y, = ay +ax; + ayx, + azxg + agx, + agxs + agxg

i=f,a
(H

As tabelas 3 e 4 mostram os coeficientes (a;) obtidos
para a nota E,, respectivamente, para a freqiiéncia e
amplitude. Analogamente, as tabelas 5 e 6 s@o os
coeficientes para a nota C; e as tabelas 7 e 8 para a nota
Gj.

a, ay a asz ay as ae
1462 -02 [ -1,0 | -1,0 | 0,2 0,2 1,0
295+4 2.4 0,4 -1,9 109 | -1,6 | 04
4404 -1,5 1,5 2,2 0,8 -1,5 1 0,0
588+4 0,9 1,6 0.4 -1,6 | -19 | 04
73582 -1,6 | 04 0,9 0,4 -1,6 | 04
885+4 0,0 0,5 1,5 0,8 -2,8 | -08
103145 -02 [ 25 0,5 -02 | -3.8 | -1,0
117845 -1,5 [ 2.8 2,2 0,0 -4,0 | -1,2
1325#4 | -1,0 | 2,5 1,8 0,2 -3,0 | -1,0
10 | 14736 | -0,6 | 2,9 3.4 0,9 -42 | 22
11 162045 -1,2 22 1,6 0,9 -3,6 | -04
12 | 17707 -04 | 24 32 1,2 -5,2 1 -09

o [~

Tabela 3: Coeficientes do modelo empirico da freqliéncia da nota E»
(clarineta) e frequéncia de seus componentes espectrais

Y. -a, ay a as ay as ag
E, 21+ | -1,6 1,4 0,2 -0,9 -3,2 -0,2
2 59+1 | 04 -0,2 1,6 -2,6 -6,4 -0,4
3 23+1 | -0,3 1,0 -0,8 -0,3 -2,0 -0,3
4 4743 | 0,5 1,8 -0,3 -0,3 -3,2 -1,0
5 3242 | 0,8 -1,0 -1,5 -1,6 2,8 1,0
6

7

8

34+1 | 0,6 1,9 -19 [ -12 ] -04 | 09
3582 | 0,6 -09 | 02 | -1,2 | 0,6 0,2
28+l | -1,6 | 0,6 -04 | 1,6 -14 | 0,2
9 4247 | 1,0 -1,8 1 -03 | -20 | 1,0 1,8
10 36+l | 1,5 -1,0 | -1,8 | 03 2,5 0,5
11 4145 | 2,5 22 102 | -05 [ -30 | 1,2
12 36+l | 2,2 0,6 -22 | 04 4,2 0,6

Tabela 4: Coeficientes do modelo empirico da amplitude da nota E»
(clarineta) e amplitude de seus componentes espectrais

Y, a, a; a asz ay as ag
C; | 231+4 -1,0 1,0 0,0 -1,2 -2,2 2,2
2 46616 -3,4 -1,2 3,4 -1,2 1,4 1,2
3 69946 -2,2 0,0 1,0 -1,2 -2,2 2,0
4 936+8 -3,2 22 42 -3,2 -3,2 42
5 11687 -2,8 0,5 3,8 -0,5 -1,8 1,5
6 14018 2,2 -1,0 | 42 0,0 -3,2 0,0
7 1637+10 -34 -1,2 5,6 -2,2 -4.4 4.4
8 1870+11 -4,6 0,2 4.4 -1,2 -5.4 34
9 2104+11 -4,2 0,0 4,5 -2,2 -4,2 6,5
10 | 2337+14 -7,6 -34 8,9 -1,2 -4.4 4.4
11 257310 -4,9 0,6 4,9 -1,6 -5,9 1,6
12 | 2808+15 -7,8 -2,2 8,8 -2,2 -4,2 52

Tabela 5: Coeficientes do modelo empirico da freqliéncia da nota C;
(clarineta) e freqiiéncia de seus componentes espectrais
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=y a az as as as ae

3083 | 1,7 -02 | 37 22 | -19 | -07
60£2 | 0,8 23 128 -23 103 1,3

2843 | 1,8 0,5 2,3 -23 | -1,0 | -08
55+ | 22 | -10 | -1,8 | -1,5 | 0,3 1,5

22+%2 |1 -03 | -03 | -03 | 03 1,3 0,8
414 | 27 4,9 54 [ -19 | 54 2,7
32+5 | -0,5 | 08 1,3 [ <13 ] 23 | -1.0
391 | 4.9 -12 -2 | -1,2 | 32 | -1.2
38+ | 02 [ -39 | 42 | 42 | 27 | 07
10 388 | -1,0 [ -23 | 2.3 43 2,3 1,5
11 3747 | 03 | 08 0,0 0,0 0,0 -0,5
12 4245 | 1,5 -0,8 | 43 43 1,8 -3,5

®

B3

Tabela 6: Coeficientes do modelo empirico da amplitude da nota Cs
(clarineta) e amplitude de seus componentes espectrais

Tabela 7: Coeficientes do modelo empirico da freqiiéncia da nota Gs
(clarineta) e frequéncia de seus componentes espectrais

MODELO EMPIRICO DA CLARINETA: ANALISE E SINTESE

=y a az as ag as ae

2242 0,4 1,4 0,2 0,2 -0,2 | 0,9
22+1 -0,8 [ -1,0 | 1,6 22 | -1,0 | -1,2
2746 -29 [ -02 ] -08 | 04 0,6 -0,6
39412 | -2.8 1,5 -03 | -1,5 | 0,0 1,8

47410 | -1,5 | -1,5 | -1,5 | 2.2 -1,0 | -3.,5
5846 -1,6 | 0,6 -19 | -14 | -74 | 04
5346 0,2 2,9 -02 | 24 | -02 | 34
6046 22 59 -46 | 34 4.4 -1,2
71+ 0,0 0,0 220 | 38 | 22 | -1.8
10 6646 -1,6 [ 1,2 0,6 -44 | 04 | 24
11 66+4 0,0 -1,5 | 02 | -52 [ 35 -0,5
12 7847 22 [ -02 ] -36 | -54 | 46 32

S [

Tabela 8: Coeficientes do modelo empirico da amplitude da nota Gs
(clarineta) e amplitude de seus componentes espectrais

SINTESE SONORA USANDO O PD

O Pure-Data, abreviadamente PD, é um ambiente de
programagdo grifica em tempo real adequado para

Y, a @ P @ aa as P aplicacdo em dudio, video e processamento grafico. E um
G, | 105316 05 | 42 | 68 | 05 | 45 | 68 ramo da familia de linguagem de programacdo Max
2 2120+/3 -10 165 |28 | -28 | -65 | 85 (Max/FTS, ISPW Max, Max/MSP, jMax, etc.)
i zgéfﬁ 0622 8'3 ;2 (_)062 'Zf ;: originalmente desenvolvido por Miller Puckette e outros
+ - -15 . . .

5 15305425 22 (25 88 |25 |16 |14 pesqu1§adqres do IRCAM (Instztut ‘de Recherche et
6 636231 1.0 | -0 | 18 35 18 2 Coordination Acoustique/Musique, Paris) . O PD possui
7 | 7431435 88 | 58 | 14 L5 [ 21 [16 um conjunto de patchs disponiveis para dudio, tal como o
8 | 8488436 02 | 36 | 18 39 |26 |15 oscilador aqui empregado.

9 [ 9523+112 [ 59 [ 14 [ 24 [64 |31 [21 . . . .

10 1063245 | 48 | 48 25 | 28 |25 | 20 Para a sintese sonora foi empregado o método de sintese
11 | 11678+54 | 70 | 42 | 26 | 70 | 31 | 26 aditiva usando o modelo empirico obtido pela Equagdo 1.
12 | 127134102 | 18 |55 [39 |92 |-32 |17 A Figura 3 mostra o patch em PD responsdvel pela

aplicacdo da Equag@o 1 para o cdlculo da freqiiéncia e
amplitude de cada componente espectral. Por exemplo,
para a nota E,, os valores dos pardmetros a; para a
freqiiéncia e para a amplitude estdo indicados nas Tabelas
3 e 4, respectivamente. Analogamente, os pardmetros da
freqiiéncia e amplitude para a nota C; estdo nas Tabelas 5 e
6 e para a nota G3 nas Tabelas 6 e 7.

51: al, $2: a2, 43: a3, §4: ad, §5: a5, 56: a0 dev

%l x2 %3 xd %5 al
inlet inlet inlet inlet
t b th dev 36
F——"‘_ﬂ_ﬂ_ﬂ_‘- th
]

Figura 3: “Patch” correspondente ao célculo da freqliéncia e amplitude de cada componente espectral (parameter.pd)

O desvio (erro experimental) para cada freqiiéncia foi
incorporado no modelo. Assim, quando o usudrio deseja
tocar a nota E,, um conjunto de pardmetros (os a; da
freqiiéncia e amplitude) é acionado. A freqiiéncia da
fundamental assim como a freqiiéncia dos componentes
espectrais serd um valor no interior do desvio de cada

freqiiéncia central. Por exemplo, o terceiro componente
espectral da nota E, terda como freqiiéncia um valor

aleatério entre (440 = 4)Hz. Este valor € calculado no
patch dev.pd, mostrado na Figura 4.
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Figura 4: “Patch” para o célculo da frequéncia no interior de cada desvio (dev.pd).

vn].ume pitch
med

pns.l.tmn

moutllp_u!ce

mote_chal 146 292

dac~]

Figura 5: “Patch” de controle do instrumento (junior.pd)

O “instrumento” musical, denominado “junior” estd
configurado no patch junior.pd, indicado na Figura 5 para a
nota E, (146 Hz) da regido chalumeau. Nele pode-se
alterar os valores dos fatores conforme indicados na tabela
1 e ouvir a sonoridade resultante.

Como os parametros obtidos sdo validos apenas para a
nota E, (146 Hz) da regido chalumeau, supomos que eles
sdo constantes para esta regido e extrapolamos uma oitava

acima apenas para ilustracdo de um novo instrumental para
possivel aplicacdo musical. Hipdtese similar foi aplicada as
demais notas.

Uma vez determinado o valor da freqiiéncia e amplitude
de cada componente espectral, estes valores sdo
conduzidos ao oscilador de cada componente espectral para
posterior soma no ambiente PD. A Figura 6 ilustra este
resultado com o patch partial.pd.
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51: al freq, 52: a2 :Ereg, 53: a3 freq, 54: ad freq, $5: ab
F

freq, $6: a0 dev freq.

510: a4 amp, $11: a5 amp,. 512:

: al amp, 58: a2
all dev amp

amp. 59: a3 amp.

Figura 6: “Patch” para o célculo da freqiéncia e amplitude de cada componente espectral para a entrada do oscilador (partial.pd).

As relagdes entre as freqiiéncias de cada componente
espectral pela fundamental, e suas respectivas amplitudes,
da nota E, (146 Hz), foram extrapoladas para uma oitava
acima pelo mesmo motivo descrito acima. Este resultado

pode ser visualizado na Figura 7 correspondendo no PD ao
patch note_chal.pd. Os coeficientes indicados sdo para a
regido chalumeau. Os controles de acdo estdo mostrados na
figura 8.

" partial 0.2 -1 -1 0.2 0.2  -1.6 1.4 0.2 0.9 3.8 1]

partial 2.4 0.4 -1.9 -0.9 -1.6 4 0.4 -0.2 1.6 -2.6 -6.4 1'| i

_;pn.rl::inl -1.5 1.5 2.20.8 -1.54 -0.31 -0.8 -0.3 -2 1|

“fpartial 0.9 1.6 0.4 -1.6 -1.9 4 0.5 1.8 -0.3 -0.3 - 325] &}1\-1

partial -1.6 0.4 0.9 0.4 -1.6 2 0.8 -1 -1.5 -1.6 2.8 5!| |

'\?lﬁlﬂ] partial 0 0.5 1.5 0.8 -Z.8 4 0.6 1.9 -1.9 -1.2 - lliﬂ %H-I"l.ﬁ&&?
.'.'-" —

iy

II\'.;".'n-xm Jartial 0.2 £.50.5 0.2 3.850.6 1.9 0.2 12069 H-
Wy -

|'||'|IL T;F '.
.L-,.*s.mi] Jactial 1.5 2.0 2.20 45 -1.6 0.6 0.4 1.6 -1.4 1 :

| =

—— ___,_,——'— |I

".\ . Partial -1 2.5 1.6 0.2 -34 1 -1.% -0.3 -2 1 7]

1 -
— 11

| — o —
Ill‘ 1.9523

‘11m| Pn:tlnl—l]EE‘.'l]-ll]‘J-dEEl
_:—'—"|I

~12mﬂ] Partial 1.2 2.2 1.6 0.9 3.6 5 £.5 2.2 -0.2 -0.5 -3 |

— ey

.

partial -0.4 2.4 3.2 1.2 -5.27 2.2 0.6 -2.2 0.4 4.2 !I|

-1-1.80.32.5% 1|

Figura 7: “Patch” para o célculo da resultante da sintese aditiva na regido chalumeau (note_chal.pd).
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$1: freq wmin, $2 freg max

o Lugre PAteh  amp

position

1]
L
o

[cateh mix

Figura 8: Controles para a agao do “patch” note_chal.pd.

CONTINUIDADE E CONCLUSOES

Este trabalho fecha o ciclo da série de resultados
anteriores OLIVEIRA et al. [4, 5 e 6]. Pode-se afirmar
também que este conjunto inicial de experimentos teve
cardter exploratério. No entanto, ele revelou a
possibilidade de levar a cabo o procedimento experimental
para a construcdo de um “instrumento” musical sintético.

Naturalmente tem-se que eliminar algumas dificuldades
encontradas durante o percurso. O aparato experimental
deve sofrer algumas modificacdes para facilitar sua
operacdo. Por exemplo, o modo de variacdo do volume
interno, o contato com a palheta, etc.

Apesar disso pode-se destacar a validade do modelo
empirico na sintese sonora e a potencialidade do ambiente
PD para sintese musical em tempo real. A partir dos
modelos obtidos, constroem-se 0s arquivos *.wav
correspondente a cada um dos ensaios. A comparagdo com
os dados experimentais pode ser feita a partir da percepcio
auditiva, fazendo tocar os arquivos obtidos, ou fazendo
uma “medida” da diferenca entre estes dois sinais usando,
por exemplo, a métrica do €. Os resultados auditivos
mostraram-se bastante razoaveis. Faz-se necessdrio realizar
uma “medida” da diferenca dos sinais.

MODELO EMPIRICO DA CLARINETA: ANALISE E SINTESE

A seqiiéncia deste trabalho deve incluir um refinamento
do modelo empirico, destacando os fatores que t€ém maior
influéncia nos resultados. Conseqiientemente, o modelo
empirico serd mais simples e o esforco computacional serd
menor. Deve-se ampliar os resultados para outras notas das
regides consideradas e possivelmente obter modelos de
segunda ordem para futuras comparagdes qualitativas.

Os resultados aqui obtidos, ainda que de carater
exploratdrio, abrem uma nova fronteira para a composicao
musical contempordnea. Existe a possibilidade de criar
novas sonoridades baseadas em instrumentos musicais
reais variando-se apenas alguns parimetros e fatores do
modelo.
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RESUMO

Este artigo apresenta um estudo do desemepenho da ferramenta de andlise “Bounded-(Q) Fast Filter
Bank”como base para um sistema de transcricdo automatica de musica (TAM). Esse banco de filtros
possui alta seletividade, espagamento nao-uniforme dos filtros e complexidade computacional reduzida,
0 que o torna atrativo para uso em TAM. Sao utilizados sinais musicais com caracteristicas escolhidas
para avaliar a resposta do sistema completo a problemas especificos relacionados com essa aplicagio.

0 INTRODUCAO

A transcri¢do de musica consiste em escrevé-la em
uma partitura ou similar a partir de sua execu¢do. Tra-
dicionalmente, € realizada por uma pessoa com elevado
nivel de treinamento musical, apenas com o uso de sua
audicdo.

Por questdo de comodidade e praticidade, hoje a
trancricao musical tende a ser realizada de forma auto-
matizada, possivelmente por meio de algum software, a
partir de uma gravacdo. A este processo, dd-se o nome
de transcri¢do automética de musica (TAM) [8].

Em termos gerais, a TAM pode ser dividida em 4
etapas:

1. Segmentacdo do sinal musical no dominio do
tempo.

2. Identificac@o das notas presentes nos segmentos.

3. Reconhecimento do timbre das notas musicais
identificadas.

4. Avaliacdo da coeréncia dos resultados obtidos.

A base para esse sistema € a andlise espectral dos
sinais de dudio. Uma das formas de a realizar € utilizar
um banco de filtros [12] que separe o sinal em faixas
estreitas na freqii€ncia. As saidas dos filtros descrevem
ao longo do tempo a distribui¢do espectral do sinal sob
andlise.

O presente trabalho afere a capacidade de andlise
do bounded-Q fast filter bank(BQFFB), recentemente
proposto [3, 4] num contexto de TAM. O artigo estd as-
sim organizado: na Secdo 1, revisam-se solugdes para
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andlise espectral por bancos de filtros; o BQFFB € ra-
pidamente descrito na Secao 2; na Secdo 3 sdo descri-
tos, realizados e avaliados alguns experimentos com o
BQFFB aplicado a sinais musicais de caracteristicas
especificas; por fim, as conclusdes sdo resumidas na
Secdo 4.

1 ANALISE ESPECTRAL POR BANCOS
DE FILTROS

Um tipo de banco de filtros muito difundido
é a sliding Fast Fourier Transform (sFFT), cuja
implementagdo requer apenas uma multiplicagdo com-
plexa por amostra de saida [5]. A sFFT corresponde
a uma FFT [2] aplicada sobre janelas deslocadas de
amostra em amostra sobre o sinal de entrada. Vista sob
outra perspectiva, ela equivale a um banco de filtros cu-
jas saidas, a cada nova amostra de entrada, s@o as raias
da FFT calculada sobre o bloco corrente. Esse esquema
resulta numa descricdo dindmica do espectro do sinal.
Sua desvantagem estd na baixa seletividade dos filtros
associados (cerca de 13 dB em relag@o aos canais adja-
centes), obtidos a partir de filtros-base de ordem muito
reduzida [10].

Para atacar esse problema, uma nova ferramenta de
analise foi proposta em [10]. Nesta nova técnica, de-
nominada de fast filter bank (FFB), combina-se a estru-
tura modular da FFT com filtros-base de ordem maior,
gerando filtros longos, porém com muitos coeficien-
tes nulos (interpolados), como na técnica de frequency-
response masking (FRM) [9] para projeto de filtros di-
gitais ndo-recursivos. Com isso, obtém-se um banco de
filtros de complexidade reduzida, mas alta seletividade
(cerca de 56 dB entre canais adjacentes), que permite
maior distin¢do entre as vdrias componentes do sinal
musical, e conseqiiente melhor identificacdo das notas.
O espacamento freqiiencial dos filtros do FFB ¢é cons-
tante, o que o torna ineficiente em TAM: na escala de
temperamento igual, predominante na musica ociden-
tal [13], o espacamento freqiiencial entre as fundamen-
tais das notas musicais aumenta geometricamente com
a altura. Assim, se o espacamento entre canais do FFB
for dimensionado para baixas freqii€ncias, serd superdi-
mensionado para altas freqiiéncias, gerando uma quan-
tidade desnecessdria de dados para andlise. Em contra-
partida, se o espagamento entre canais do FFB for esco-
lhido de acordo com os requisitos de altas freqiiéncias,
acarretard resolucdo insuficiente em baixas freqii€ncias.

No dominio da transformada, foi proposto em
Brown [1] um sucedaneo da FFT com espacamento
geométrico entre as componentes espectrais de andlise,
a chamada constant-Q) transform (CQT). Contudo, esta
compartilha a baixa seletividade da FFT. Tal dificul-
dade foi superada por Graziosi et al. [6] [11] no cha-
mado CQFFB, que combina o espagamento geométrico
da CQT com a alta selectividade do FFB. Embora im-
plementando um banco de filtros altamente seletivos
espacados geometricamente, a CQFFB perde a carac-
teristica de baixa complexidade computacional do FFB.

BQFFB EM TRANSCRICAO DE MUSICA

Uma outra transformada propde um espacamento
quase-geométrico entre as componentes espec-
trais: analisam-se as oitavas (distribuidas de forma
geométrica) subdivididas por filtros com espagamento
uniforme. Esse esquema, chamado bounded-() trans-
form (BQT) [7], também herda a seletividade reduzida
da FFT, na qual se baseia. Associada ao FFB, a BQT
foi a base do bounded-Q fast filter bank (BQFFB), que
é objeto deste trabalho.

2 BOUNDED-( FAST FILTER BANK

A versao de alta seletividade da BQT é denominada
de bounded-(Q) fast filter bank (BQFFB), e foi apresen-
tada por Diniz et al. [3] [4].

A implementa¢do do BQFFB consiste em subme-
ter o sinal a ser analisado, inicialmente, a uma CQFFB
de 10 canais com espacamento geométrico de 2, cor-
respondendo as 10 oitavas percebidas pelo sistema au-
ditivo humano, entre 20 Hz e 20 kHz. Essa separacdo
inicial possui alta seletividade e, por apresentar poucos
canais, moderado custo computacional. Cada oitava
¢ decimada para que seu espectro ocupe toda a faixa
de freqiiéncias; nesta nova escala, é submetida a um
FFB de 32 canais, resultando numa separacao linear de
no minimo um quarto de tom entre os sub-canais. Tal
resolucdo € suficiente para distinguir freqiiéncias afas-
tadas de meio tom, que é, convencionalmente, 0 menor
afastamento entre notas da escala musical de igual tem-
peramento. Esse procedimento pode ser visualizado na

Figura 1.
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Figura 1: Procedimento para implementacdo de uma
BQFFB a partir de um CQFFB seguido de um FFB.

Decimagéo

BQFFB

Dessa maneira, tem-se uma ferramenta que une
a propriedade de alta seletividade do FFB com a de
espacamento quase-geométrico da BQT. Deve-se notar,
contudo, que para sua implementagdo, o BQFFB asso-
cia um CQFFB (que realiza a separac@o inter-oitavas)
com um FFB (que realiza a separacdo intra-oitavas).
Isso € andlogo a implementar a BQT associando uma
CQT seguido de uma FFT.

O resultado final € uma ferramenta de andlise espec-
tral que consegue conjugar espacamento geométrico,
alta seletividade e complexidade moderada. Uma tabela
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comparativa com as propriedades de cada ferramenta de
andlise espectral e uma andlise de complexidade podem
ser encontradas em [3].

3 EXPERIMENTOS

Nesta secdo, s@o realizados testes para investigar a
capacidade de andlise do BQFFB para sinais musicais
reais de caracteristicas variadas. Foram utilizados os
seguintes sinais de teste:

e Exemplo 1 - Sinal com freqiiéncias baixas: trecho
de Os Elefantes, de O Carnaval dos Animais, de
Saint-Saéns.

* Exemplo 2 - Sinal com freqiiéncias altas: trecho do
3° Movimento do Concerto para Flautim RV 443,
de Vivaldi.

e Exemplo 3 - Sinal com passagem rapida: trecho
de O Voo do Besouro, de Rimski-Korsakoff, em
arranjo para piano de Rachmaninoff.

* Exemplo 4 - Sinal com passagem lenta: trecho do
3° Movimento da Marcha Fanebre, 3° Movimento
da Sonata n° 2 para piano de Chopin.

e Exemplo 5 - Sinal contendo glissando: trecho da
Rhapsody in Blue, de Gershwin.

3.1 Visualizacao dos resultados

Os resultados dos experimentos descritos nesta
secdo precisam ser adequadamente apresentados, para
permitirem avaliar o desempenho do sistema. Uma
métrica largamente usada na literatura associada € a
contagem das notas presentes na partitura do sinal ori-
ginal que foram corretamente detectadas no sinal anali-
sado. Esse serd o critério aplicado na Secdo 3.7 a todos
os experimentos, de forma comparativa.

Para facilitar a identificacdo das notas, foi feita uma
normaliza¢do no sinal de saida dos filtros dentro de
cada oitava do BQFFB, dividindo-se as amplitudes das
saidas destes filtros pelo valor méximo de amplitude na
oitava correspondente. Isso faz com que se perca a pro-
porcionalidade entre as oitavas, o que, contudo, ndo al-
tera a capacidade de deteccdo de notas do sistema como
um todo.

Em seguida, para cada oitava, recorre-se a
representagdo grafica de uma matriz em que cada linha
representa a saida de um filtro e cada coluna representa
um instante de tempo. As amplitudes sdo codificadas
em tons de cinza: o branco corresponde a amplitude
zero e o preto, a amplitude méxima. Essa matriz, co-
nhecida como sonograma, fornece uma representagao
tempo-freqiiéncia de facil visualizagdo.

Contudo, esse tipo de figura ainda € deficiente para
representar os transitérios dos filtros. Para contor-
nar esse problema, langa-se mao de um grafico tridi-
mensional conhecido como waterfall. Ele exibe uma
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representacdo tempo-freqii€ncia menos compacta, fa-
vorecendo a andlise do regime transitério.

Para facilitar a visualizacdo dos resultados obtidos
com o BQFFB, foi feita uma andlise preliminar para
determinar em que oitavas o espectro do sinal musical
estava concentrado. Tal andlise levou em conta que ins-
trumentos que estavam presentes na execuc¢do de cada
trecho. E a seguir, também por economia de espago, sdo
representadas apenas as oitavas com informagdo sig-
nificativa. Na ordenag@o das 10 oitavas analisadas, a
décima contém as freqiiéncias mais altas.

3.2 Exemplo 1 - Freqiiéncias baixas

Este experimento tem como objetivo estudar o de-
sempenho do BQFFB em baixas freqiiéncias. O sinal
usado neste Exemplo 1 (ver lista acima) é uma peca
onde se pode ouvir uma linha melddica executada por
um contrabaixo, instrumento capaz de gerar notas que
vao, tipicamente, do E1 (43,65 Hz) até o B3 (246,94
Hz). A partitura do trecho da musica aqui utilizado é
visualizada na Figura 2(a).

As oitavas 2, 3 e 4 do sonograma deste sinal sdo
mostradas na Figura 2(b), enquanto que o comporta-
mento transitério da oitava 3 é representado na Fi-
gura 2(c).

Pela Figura 2(b), pode-se verificar que a melodia
executada pelo contrabaixo se concentra nas oitavas 2
e 3. Na oitava 4 ha apenas parciais superiores das no-
tas emitidas pelo instrumento. A andlise do gréfico de
waterfall da Figura 2(c) mostra que a deteccdo precisa
do inicio e do fim das notas fica efetivamente compro-
metida: o diagrama apresenta um aspecto suavizado e
pouco contraste temporal entre notas consecutivas.

Isso se d4 porque os filtros das oitavas inferiores
do BQFFB, cujas freqiiéncias centrais sdo mais bai-
xas, apresentam banda muito estreita e, por isso, ordem
mais elevada. Como conseqiiéncia, seus transitorios de
saida se tornam muito espalhados no tempo, dificul-
tando com isso a detec¢@o de inicio (onset) ou de fim
(offset) de cada nota a ser identificada. Visto sob outro
prisma, o transitério, sendo concentrado no tempo, en-
volve informagdo de alta freqii€ncia, que os filtros das
oitavas baixas ndo conseguem detectar.

3.3 Exemplo 2 - Freqiiéncias altas

Este exemplo verifica o desempenho do BQFFB na
identificagdo de notas de altas freqiiéncias. O sinal
deste Exemplo 2 é uma peca onde se pode ouvir uma
linha melédica executada por um flautim (também cha-
mado de piccolo). Esse instrumento é capaz de gerar
notas que vao, tipicamente, do C5 (523,25 Hz) até o D8
(4698,60 Hz). A partitura do trecho da musica anali-
sado nesse experimento ¢ mostrada na Figura 3(a).

Para a peca deste Exemplo 2, montaram-se 0 sono-
grama das oitavas de 5 a 10, visto na Figura 3(b), e o
grafico waterfall da oitava 7, dado na Figura 3(c).

Obsevando a Figura 3(b), pode-se verificar que a
melodia executada pelo flautim se concentra nas oitavas
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Figura 2: (a) Partitura do trecho da pe¢ca O Carnaval dos Animais usado no Exemplo 1. (b) Sonograma das oitavas
2,3 e 4 no Exemplo 1. (c) Dindmica temporal da oitava 3 no Exemplo 1.
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Figura 3: (a) Partitura do trecho do Concerto para Flautim usado no Exemplo 2. (b) Sonograma das oitavas de 5 a
10 no Exemplo 2. (c) Dindmica temporal da oitava 7 no Exemplo 2.
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6, 7 e 8, sendo facil perceber-se o subir e descer da
melodia. Nesse caso € possivel, ainda, observar boa
separacdo temporal das notas, se comparadas com os
resultados do Exemplo 1, sendo possivel precisar seus
instantes de onset e de offset.

3.4 Exemplo 3 - Passagens rapidas

Este experimento analisa o desempenho do BQFFB
sobre um sinal com passagens rdpidas, ou seja, com
rdpida mudanca entre as notas, que soam durante um
curto intervalo de tempo.

O sinal usado neste Exemplo 3 ¢ uma pega que
apresenta notas tocadas ao piano em grande velocidade
pela mao direita (notas de freqiiéncias mais altas), en-
quanto a mao esquerda executa o acompanhamento (em
freqiiéncias mais baixas). A partitura do trecho anali-
sado nesse exemplo é exibida na Figura 4(a).

O sonograma das oitavas de 4 a § deste sinal € repre-
sentado na Figura 4(b), enquanto que a representagao
dinamica da oitava 7 é vista na Figura 4(c).

Por essas figuras, pode-se verificar que a melodia se
concentra nas oitavas 6, 7 e 8, enquanto que o acompa-
nhamento se concentra na oitava 4. Com base no que
foi explicado nos dois exemplos anteriores, tais notas
rdpidas recaem no caso de sinais transitérios. Estando
associadas, nesse caso, a freqiiéncias relativamente al-
tas, ndo apresentam problemas de detecc@o. De fato,
0 acompanhamento na faixa média ainda consegue ser
bem descrito, pois ocorre em notas de maior valor, isto
¢é, mais lentas.

Isso permite tracar limites para o bom funciona-
mento do sistema.

3.5 Exemplo 4 - Passagem lenta

Neste exemplo analisamos o desempenho do
BQFFB para um sinal com passagens lentas, ou seja,
com mudancga lenta entre notas, que soam durante
periodos mais prolongados.

O sinal usado neste exemplo, cuja partitura € vista
na Figura 5(a), € uma peca que apresenta notas na
regido grave do piano, executadas em andamento muito
lento.

A Figura 5(b) representa o sonograma das oitavas
de 2 a 7 do sinal usado neste exemplo, enquanto que a
Figura 5(c) representa o desenvolvimento dindmico da
oitava 3 deste sinal. Por essas figuras, verifica-se que a
melodia e seus harmonicos se espraiam pelas oitavasde
3 a7, e que é possivel fazer a separacdo temporal de
todas as notas. Deve-se ressaltar que s6 foi possivel
distinguir notas de tdo baixas freqiiéncias porque elas
foram tocadas de forma lenta.

3.6 Exemplo 5 - Trinado e Glissando

Este experimento tem como objetivo estudar o de-
sempenho do BQFFB sobre um sinal que apresente
efeitos de trinado (repeticdo alternada e rdapida de duas
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notas vizinhas) ou glissando (seqiiéncia de notas exe-
cutadas em rdpida sucessao, de modo a ndo serem indi-
vidualmente articuladas, mas sim tocadas em um movi-
mento continuo). As notas envolvidas nestes dois efei-
tos tendem a cair em filtros adjacentes e, por serem to-
cadas rapidamente, devem apresentar 0s mesmos pro-
blemas associados a sinais de passagem rapida.

O sinal usado neste exemplo é uma peca que apre-
senta ambos os recursos, como indicado pela partitura
dada na Figura 6(a).

O sonograma das oitavas de 3 a 9 ¢ visto na Fi-
gura 6(b), enquanto que as Figuras 6(c) e 6(d) repre-
sentam as dinamicas das oitavas 4 (com o trinado) e 7
(com o glissando), respectivamente.

Pela Figura 6(b), pode-se verificar que o trinado é
executado na primeira metade do trecho na oitava 4, e
o glissando na segunda metade do trecho, envolvendo
as oitavas 4, 5 e 6. Ambos os recursos foram devida-
mente detectados. No grafico waterfall da Figura 6(c),
pode-se ver as notas bem definidas alternando-se no tri-
nado. Ja o glissando fica muito bem caracterizado na
Figura 6(d), onde se pode acompanhar as notas desli-
zando ao longo dos diferentes canais.

3.7 Contagem de notas

Para avaliar a capacidade de andlise do sistema,
realizou-se a contagem das notas coincidentes en-
tre as prescritas na partitura e as reconhecidas no
sinal como executadas pelo instrumentista (obvia-
mente, escolheram-se interpretagdes suficientemente
acuradas). Nesse processo, sdo identificados algumas
questoes:

1. Quando considerar que uma nota foi efetivamente
tocada? Isso pode ser feito aplicando-se um limiar
a saida dos filtros, acima do qual decide-se pela
presenca da nota.

2. Como decidir se, em um instante que a saida do
filtro ultrapassa o limiar estabelecido, trata-se de
uma nota tocada ou de um parcial de uma outra
nota? Analisando-se as outras parciais associadas.

3. Como mapear os 32 canais de cada oitava nos 12
semitons da escala temperada? Quantizando-os
para as fundamentais mais proximas.

Como o presente trabalho é uma etapa inicial do es-
tudo da transcrigdo automatica de musica, o processo
de contagem de notas foi feito de forma manual, com
base na leitura direta dos sonogramas e dos graficos
tipo waterfall. Dessa maneira, foi possivel montar a
Tabela 1, onde pode-se ver o percentual de acertos en-
tre as notas reconhecidas como executadas e as descri-
tas na partitura. Deve-se lembrar que as notas nesta
etapa foram detectadas de forma subjetiva, levando-se
em considera¢do os parciais e buscando apenas verificar
a presenca das notas contidas na partitura. O sistema
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Figura 4: (a) Partitura do trecho de O V6o do Besouro usado no Exemplo 3. (b) Sonograma das oitavas de 4 a 8
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Figura 5: (a) Partitura de trecho da Marcha Funebre usado no Exemplo 4. (b) Sonograma das oitavas de 2 a 7 no
Exemplo 4. (¢) Dindmica temporal da oitava 3 no Exemplo 4.
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no Exemplo 5. (¢) Dindmica temporal da oitava 4 no trinado do Exemplo 5. (d) Dinamica temporal da oitava 7 no

glissando do Exemplo 5.

completo de TAM incluird uma heuristica sofisticada
para esse fim.

Pode-se notar que o pior desempenho do sistema
se deu nas freqiiéncias mais baixas, onde ainda ndo ha
um bom compromisso entre as resolugcdes temporais e
freqiienciais. Também como ja observado qualitativa-
mente na experiéncia de altas freqiiéncias, tal regido do
espectro apresentou o melhor desempenho. O desempe-
nho médio na experiéncia de passagens lentas se deveu
a presenga de acordes ricos e respectivas parciais, en-
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quanto que as passagens rapidas tiveram sua deteccio
prejudicada devido ao fato de a resolug@o temporal ndo
ter sido suficiente (a acentuada reverberagio presente
na gravagdo certamente contribuiu para problema).

Ja que o mapeamento entre os canais do banco de
filtros e as freqiiéncias das notas ainda estd em um
estdgio inicial, foi admitida uma tolerancia de 1 semi-
tom e efetuada nova contagem. Percebe-se que, con-
siderando tal tolerancia, os indicadores de desempe-
nho sobem, o que sugere que o mapeamento pode ser
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Experiéncia Percentual Percentual
de acertos de acertos
exatos +/- 1 semitom
Freqiiéncias baixas 36,67 % 73,34 %
Freqiiéncias altas 62,90 % 80,64 %
Passagens rdpidas 41,93 % 51,61 %
Passagens lentas 60 % 60 %
Trinado 100 % 100 %
Glissando 100% 100 %

Tabela 1: Percentuais de acerto de notas para as ex-
periéncias realizadas.

melhorado reduzindo-se o niimero de canais por oi-
tava. E importante lembrar que, como existem 32 ca-
nais mas apenas 12 semitons por oitava, hd em média
quase 3 canais por semitom. Formas mais elaboradas
de mapeamento serdo objeto das proximas etapas da
pesquisa. Esse mapeamento, aliado a uma forma ro-
busta de deteccdo de onset e offset das notas e a um
sistema que permita discriminar automaticamente no-
tas verdadeiras de parciais elevadas serd o fundamento
de um sistema completo para transcri¢do automética de
musica.

4 CONCLUSAO

Neste artigo foi feita uma andalise do desempenho
do método de analise BQFFB como base de um sistema
de transcricao musical automatica (TMA). Ao sistema
foram submetidos sinais musicais com caracteristicas
escolhidas para avaliar sua resposta a problemas es-
pecificos envolvidos em TMA. Foi possivel verificar
que o BQFFB apresenta um bom desempenho nas altas
freqiiéncias, permitindo detectar com precisdo o inicio
e o fim das notas (a detec¢@o automadtica de onset e off-
set serd implementada no sistema completo de TAM).
Contudo, também foi visto que o desempenho em bai-
xas freqiiéncias fica prejudicado, em alguns casos es-
pecificos, dado que as estreitas bandas de passagem dos
filtros com freqiiéncias centrais baixas ndo sdo capazes
de comportar as largas bandas dos transitérios. Efei-
tos como o trinado e o glissando foram bem analisados,
com resultados bastante positivos. Este estudo ilustra
o funcionamento de um sistema TMA como um todo e
serve como base para a aperfeicoamento do sistema de
TMA usando a BQFFB.

REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] J. C. Brown, “Calculation of a constant () spectral
transform,” Journal Acoustical Society of Ame-
rica, vol. 89, no. 1, pp. 425434, 1991.

[2] J. W. Cooley and J. W. Tukey, “An algorithm for
the machine computation of complex Fourier se-
ries,” Mathematics of Computation, vol. 19.

[3] E. C. C. B. Diniz, 1. Kothe, S. L. Netto and L.
W. P. Biscainho, “High-Selectivity Filter Banks

(4]

(5]

(6]

(7]

(8]

[9]

[10]

(11]

(12]

[13]

B(FFB EM TRANSCRIGAO DE MUSICA

for Spectral Analysis of Music Signals,” EURA-
SIP Journal Advances on Signal Processing, vol.
2007, pp. 1-12, paper ID: 94704, 2007.

F. C. C. B. Diniz, 1. Kothe, L. W. P. Biscainho,
and S. L. Netto, “A bounded-Q fast filter bank
for audio signal analysis,” in Proc. IEEE Interna-
tional Telecommunications Symposium, pp. 971—
975, Fortaleza, Brazil, Sept. 2006.

B. Farhang-Boroujeny and Y. C. Lim, “A com-
ment on the computational complexity of sliding
FFT,” IEEE Trans. Circuits and Systems - 11: Ana-
log and Digital Signal Processing, vol. 39, no. 12,
pp. 875-876, 1992.

D. B. Graziosi, C. N. dos Santos, S. L. Netto, and
L. W. P. Biscainho, “A constant-() spectral trans-
formation with improved frequency response,” in
Proc. IEEE International Symposium on Circuits
and Systems, vol. V, pp. 544-547, Vancouver, Ca-
nada, May 2004.

K. L. Kashima and B. Mont-Reynaud, “The
bounded-@) approach to time-varying spectral
analysis,” Stanford University, Dep. of Music,
Tech. Rep. STAN-M-28, 1985.

A. Klapuri and M. Davy (Editores), Signal Pro-
cessing Methods for Music Transcription, Nova
Iorque, EUA: Springer-Verlag, 2006.

Y. C. Lim, “Frequency-response masking appro-
ach for the synthesis of sharp linear phase digital
filters,” IEEE Trans. Circuits and Systems, vol. 33,
no. 4, pp. 357-364, 1986.

Y. C. Lim and B. Farhang-Boroujeny, “Fast filter
bank (FFB),” IEEE Trans. Circuits and Systems-
1I: Analog and Digital Signal Processing, vol. 39,
no. 5, pp. 316-318, 1992.

C. N. dos Santos, S. L. Netto, L. W. P. Biscainho,
and D. B. Graziosi, “A modified constant-() trans-
form for audio signals,” in Proc. IEEE Internatio-
nal Conference on Audio, Speech, and Signal Pro-
cessing, vol. 2, pp. 469-472, Montreal, Canada,
May 2004.

P. P. Vaidyanathan, Multirate Systems and Filter
Banks Upper Saddle River, USA: Prentice-Hall,
1992.

D. William and E. Brown, Theoretical Foundati-
ons of Music, Belmont, USA: Wadsworth, 1978.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 65



AUDIO

Sociedade de Engenharia de Audio

& Artigo de Congresso

Apresentado no 5° Congresso de Engenharia de Audio
112 Convencao Nacional da AES Brasil
21 a 23 de Maio de 2007, Sao Paulo, SP

Este artigo foi reproduzido do original final entregue pelo autor, sem edi¢cdes, correcdes ou consideragdes feitas pelo comité
técnico. A AES Brasil ndo se responsabiliza pelo contetido. Outros artigos podem ser adquiridos através da Audio Engineering
Society, 60 East 42" Street, New York, New York 10165-2520, USA, www.aes.org. Informacdes sobre a secdo Brasileira
podem ser obtidas em www.aesbrasil.org. Todos os direitos sdo reservados. Nao € permitida a reprodugao total ou parcial deste

artigo sem autorizagdo expressa da AES Brasil.

Evaluation of Threshold-Based Algorithms
for Detection of Spectral Peaks in Audio

Leonardo de O. Nunes,’ Paulo A. A. Esquef,? and Luiz W. P. Biscainho'

"LPS - PEE/COPPE, UFRJ
Caixa Postal 68504 - Rio de Janeiro, RJ, 21941-972, Brazil

2 Instituto Nokia de Tecnologia
Av. Torquato Tapajos, 7200 - Manaus, AM, 69048-660, Brazil

lonnes@Ips.ufrj.br, paulo@indt.org.br, wagner@Ips.ufrj.br

ABSTRACT

Peak picking algorithms play an important role in audio analysis and synthesis methods based on sinu-
soidal modelling. Peak detection aims at selecting only those peaks corresponding to genuine resonant
components present in the signal, while rejecting noise-induced ones. This paper investigates the perfor-
mance of four threshold-based schemes for peak detection: two-pass split window, low-order autoregres-
sive model, a nonlinear recursive filter and a stochastic spectrum estimator. The results of performance
comparisons measured under a common metric are reported for a set of specific experimental setups.

0 INTRODUCTION

Sinusoidal modelling (SM) represents an audio sig-
nal as a sum of amplitude and frequency (phase) mod-
ulated sinusoids. SM finds use in a variety of audio-
related applications, such as speech and audio synthe-
sis, automatic transcription of music, and audio coding.
First introduced for speech analysis in [1] and for au-
dio signals in [2] SM has been expanded [3] and modi-
fied [4] to suit its different applications.

This paper considers the classic analysis method
proposed in [1, 2]. A key-task to carry out a success-
ful SM analysis is the so-called spectral peak picking.

In this stage an algorithm has to decide whether a cer-
tain spectral peak corresponds to a genuine resonance in
the input signal or is a spurious occurrence. The latter
can happen due to either intrinsic characteristics of the
spectral analysis or additive noise in the input signal.

A common peak picking approach considers an
energy-based selection criterion in the frequency do-
main. For instance, spectral peaks whose energy ex-
ceeds a certain threshold can be segregated as genuine
peak occurrences.

This paper evaluates a selection of methods that
yield frequency dependent threshold curves, within a
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peak detection system. A suitable test environment,
composed by a test signal generator, a configurable
peak detection system, and a performance meter, is cre-
ated. The objective assessment on how well the inves-
tigated methods work can be obtained through perfor-
mance measurements taken over the peak detection sys-
tem.

After this introduction, the paper briefly outlines the
sinusoidal analysis system studied. Then, it describes
the adopted peak picking strategy and its possible pro-
cessing configurations. In the sequel, the paper explains
the structure and setup of the experimental system de-
vised to assess the performance of the tested methods.
Finally, the measured performance indicators are pre-
sented and discussed.

1 SINUSOIDAL MODELLING

Sinusoidal modelling describes an audio signal
x(t) as a sum of L sinusoids, possibly modulated in
amplitude- and (phase- or) frequency

L
x(t) = )" At) sin Wi (o), (1)
=1

Yi(r) = ¥;(0) + j; wi(u)du. 2)

The continuous nature of the amplitude A;(f) and an-
gular frequency w(#) leads to a computationally in-
tractable problem. In order to simplify the analysis,
Eq. (1) is commonly replaced by a discrete model

L
xnl = > Ailn] sin'¥)[n], 3)
=1

which can be further considered short-time stationary
in amplitude and frequency. That is, for a given partial
[, and assuming that A;[n] and ¥;[n] possess much nar-
rower bandwidth than that of the signal under analysis,
the approximations A;[n] = A; and ¥[n] =~ Qun +¥;[0],
where A; and Q; are constant values, hold true during a
time interval of N samples.

Fig. 1 illustrates the typical processing stages in-
volved in the analysis part of a sinusoidal modelling
system [5].

Peak Partial

x[n] Time/Frequency
Tracking

Decomposition

Partial
Tracks

Detection

Figure 1: The three essential processing stages of a si-
nusoidal analysis system.

The ‘time/frequency decomposition’ stage per-
forms a discrete-time Short Time Fourier Trans-
form (STFT) [3] on the audio signal, i.e.,

X[k, m] = STFT(x[n, m]) @)
N-1

= % Z winlxln + mHle %%, (5)
n=0
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where w[n] is a window function of length N, e.g., the
Hamming window, k is the frequency bin index, m de-
notes the analysis frame index, and H represents the
hop size of the analysis frame along time. The output
of the first stage is the magnitude spectrum of x[n, m],
which is defined by S [k, m] = | X[k, m]].

The ‘peak detection’ stage receives S [k, m] as in-
put and selects only those peaks that correspond to sta-
tionary sinusoidal components of the signal present in
frame m. The amplitude and frequency of the detected
peaks can be finely estimated by a number of dedi-
cated methods [2, 6]. Finally, a ‘partial tracking’ pro-
cedure is responsible for matching peaks across con-
secutive frames, in order to form the so-called partial
tracks. These tracks contain information regarding the
life-cycle of the sinusoidal components present in the
signal under analysis.

Since the computational complexity of the ‘partial
tracking’ algorithm increases with the number of se-
lected peaks, the ‘peak detection’ stage should output
only the most prominent spectral peaks. Another rea-
son for a more judicious selection of spectral peaks is
to avoid the formation of too short-living partial tracks
due to noise-induced peaks. This way, a more precise
model for the sinusoidal components of the signal can
be obtained. Next section describes the peak picking
strategy adopted in this work.

2 PEAK PICKING STRATEGY

Peak picking in audio spectrum can be carried out
by several means, such as via threshold-based tech-
niques [1, 2], analysis-by-synthesis schemes [4], and
model-based analysis [7].

The present research focuses on threshold-based
peak picking approaches. For that purpose, a general
peak picking strategy is employed. It can be divided
into two main parts: a spectral pre-processing stage and
a peak selection algorithm, as depicted in Fig. 2. The
latter will be fixed for all test cases investigated here-
after. On the contrary, the pre-processing stage is the
variable element of the peak detection system: the sys-
tem performance will be assessed w.r.t four different
methods for spectral pre-processing. All these methods,
as well as the peak selection criterion, are described in
the subsequent sections.

S S’ Peak P
N> — Selection

ad
Spectral E
Pre—processing

Figure 2: Block diagram illustrating the strategy
adopted in the peak detection system.

2.1 Spectral Pre-Processing
2.1.1 Motivation

In threshold-based schemes, the usual selection cri-
terion consists of choosing those spectral peaks that ex-

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 67



NUNES ET AL.

ceed a pre-defined energy level. While simple, such
criterion is ineffective when dealing with general audio
signals, which typically exhibit a spectral pattern whose
energy decreases with frequency [8]. As a result, gen-
uine low-energy spectral peaks in the high-frequency
range may be discarded as spurious occurrences, as
seen in Fig. 3.

0

S[k]
20+ - - =Threshold{

Magnitude (dB)
IS
[=}

5 20

(=)

10 1
Frequency (kHz)

Figure 3: Inadequacy of applying a constant threshold
to an observed spectrum of a noisy harmonic signal.

The pre-processing stage attempts to overcome the
aforementioned difficulty compensating the observed
spectral tilt. In a perhaps oversimplified manner, the
spectral tilt can be compensated by an estimate of the
colouring profile associated with the additive back-
ground noise that corrupts the signal of interest. Alter-
natively, an equally plain solution resorts to an estimate
of the spectral envelope.

The ensuing sections describe four methods that
have been designed to provide estimates for both the
spectral envelope and the noise spectral profile. Either
way, the desired estimates are referred to as E[k].

2.2 Spectral Tilt Estimators
2.2.1

The TPSW filtering has been originally proposed
for noise spectrum estimation in sonar systems [9]. The
procedure consists of three stages. In the first stage the
sampled magnitude spectrum S [k] of a given input sig-
nal is filtered through a split window defined as [9]

a) Two-Pass Split Window

ey = 10 <M ©)
I, M™<|n| <N,

with 0 < M*Y < N*V, being N*V and M*¥ positive in-
tegers that control, respectively, the length of the split
window and the gap size.

The output of the first stage S[k] is then modified
according to the following criterion

o |SIKIL
S[k]_{ﬁ[k],

if S[k] < aS[k] 7
if S[k] > aS|[k],

where @ > 1 is a parameter related to the ability to reject
peaks in the observed spectrum.

In final stage, the modified spectrum S [k], which
is supposed to be free of prominent peaks, is filtered
through a conventional moving average filter, with the
same length as that of the split window. The output
of this third stage corresponds to the desired estimate,

EVALUATION OF PEAK-DETECTION ALGORITHMS

E'™¥[k]. Note that the FIR filters used in first and third
stages are normalized for unity DC gain.

In the TPSW procedure, S[k] is considered within
the range between from O to . In order to avoid bound-
ary effects during the filtering, it is extended by about
20% of its original size. For that, part of the spectrum
at both extremities of S [k] is mirrored. Moreover, fil-
tering delays are compensated in order to guarantee the
synchronism between input and output. This is accom-
plished by taking only the central part of the correla-
tion from the filtering results. In the end, the extensions
appended to S[k] are discarded in order to restore its
original size.

When it comes to the choice of the split-window pa-
rameters, the smoothness of the estimate increases with
N*V. The value of M*¥ should be set appropriately cho-
sen as to yield the window gap as large as the band-
width of a typical peak present in S [k]. The value of a
is related to the peak rejection capability. It should be
chosen small enough to guarantee that the component
aS [k] is below the average magnitude of the peaks and
large enough to place the component S [k] above the
noise floor. Typically, choosing 2 < a < 8 provides
satisfactory results.

2.2.2 b) Low-Order AR Estimation

Autoregressive (AR) models are widely used in au-
dio signal processing, such as vocal tract estimation in
speech processing [10, 11].

Here, the idea is to take the spectral envelope es-
timate of a given audio signal for the desired spectral
tilt curve. Thus, the procedure consists of fitting a low-
order AR model to the time-domain signal x[n] asso-
ciated with S[k]. The desired envelope E*[k] is the
magnitude spectrum of the estimated AR model.

In mathematical terms, a relaxed assumption is that
s[k] is governed by the following AR model

q

xnl = > alulxin - u] + rlnl, ®)

u=1

where ¢ is the (insufficient) model order, a[u] are the
model coefficients, and r[n] is the modeling error.

The model parameters can be estimated via any
standard AR estimator, such as the Yule-Walker
and Burg methods. Once the model A(z) =

-1
[1 - Z:] is available, the desired spectral en-

auz—ll
velope is obtained by E¥[k] = |A(e/*%)|, where wy =
2—1’{,", with N being the length of DFT buffer used in the

spectral analysis.

2.2.3 c) Nonlinear Recursive Smoothing Filter

In [12] a nonlinear recursive smoothing filter
(NRSF) is proposed for estimating the spectral profile
of coloured noise in audio spectra. The filter, devised
under the assumption that the power spectrum density
of the noise component would vary slowly over fre-
quency, works by limiting in modulus the first deriva-
tive (or slew rate) of the spectrum samples, with respect

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 68



NUNES ET AL.

to frequency. The nonlinear recursive filter that imple-
ments the solution is given by

ESii] = Btk — l]ﬁsign(S [k]—E““r[k—l])’ )

where S [k] is the observed magnitude spectrum of the
signal under test; E™[k] is the desired spectrum esti-
mate; sign(x) = 1 if x > 0 and sign(x) = -1 if x < O;
and (3 is a constant slightly larger than unity.

The parameter S can be expressedas 8 = 1+ A. In
theory, A should be chosen as to exceed the maximum
slew rate associated with the power density spectrum of
the noise component. In practice, as can be seen from
Eq. (9), the value of A controls the forgetting factor of
the filter. Thus, the larger A, the higher the variance of
E™'[k] becomes. Choosing A = 0.05 provides a suffi-
ciently smooth E™[k] [12].

When dealing with recursive schemes, filter initial-
ization should be considered carefully. An improper
initialization can bias the initial samples of E™I[k] and
thus degrade the overall performance of the algorithm.
One possible solution is to extend S[k] at the bound-
aries, as described earlier in Section 2.1.2.a, and ini-
tialize the recursion with E™k — 1] = 0. Of course,
the spectrum extension should be long enough for the
influence of a wrong initialization be mitigated. Af-
terwards, the estimated values of E™[k] outside the
original range of S[k] are discarded. Alternatively,
E™f[k — 1] can be set as the median value among the
first C samples of S [k]. In both cases, the original fre-
quency range of §[k] is from O to 7.

2.2.4 d) Stochastic Spectrum Estimation

The stochastic spectrum estimator (SSE) is another
non-linear stochastic spectrum estimator that has been
introduced by [13].

Assuming S[k] as defined before, the SSE method
consists of the four steps described below:

1. Pass S[k] through a three-tap moving average fil-
ter, in order to obtain a S ' [k] possibly free of null
magnitude samples;

_ 1.
2. Compute R[k] = L

3. Obtain R![k] as a smoothed out version of R[], by
computing a cyclic convolution between R[k] and
an N*¢-tap moving average FIR filter;

4. Compute the desired estimate as E*°[k] = R+Uc]'
As with the TPSW method, the smoothness of
E*°[k] increases with the value of N*¢. Moreover, all
FIR filters used in the procedure are normalized to force
the DC gain equal to 0 dB. Differently from the TPSW
filtering, in the SSE scheme S [k] should be considered
within the whole range between O and 27, in order to
make effective the use of the cyclic convolution. It
should be noticed, however, that one could employ S [£]
within the range between O and =, provided that this
S [£] is sufficiently extended at both extremities via the
mirroring scheme mentioned in Section 2.1.2a.

EVALUATION OF PEAK-DETECTION ALGORITHMS

2.2.5 Performance Comparison

In order to illustrate the qualitative performance of
the previously described methods, they are tried over a
test-signal, under the processing setups detailed below.

e Input signal: 2048 samples of a noisy harmonic
signal with fundamental frequency equal to 1 kHz,
sampled at 44.1 kHz, and windowed by a 2048-
sample Hann window;

o S[k]: magnitude of a 2048-point DFT applied to
the input signal;

o TPSW filtering: N*¥ =51, M*V = 8, and a = 4;

e AR method: ¢ = 10;

e SSE method: N%¢ = 101;

e NLRF method: g = 1.01.

The attained results are summarized in Fig. 4. It can
be observed that all methods succeed in catching the
overall shape of the spectrum. It is also worth noticing
that, with exception of E*[k], the remaining spectral
envelopes follow closely the local average of the noise
floor. The suspended E*[k] is nothing to worry about,
since those estimates will not be used directly as vari-
able magnitude thresholds for the reference spectrum.
Rather, they will serve to compensate the spectral tilt of
the reference spectrum, before proceeding to the peak
detection stace.

~ — S[k] — S[k]
m 20 20
= — E[k]™Y — E[k]"
_og) 0 0
é, =20 =20
s -40 —-40
=
-60 —60
0 10 20 0 10 20
—~ —— S[k] — Slkl
m 20 20
= _E[klsse [ E[kjnrsf
_ag) 0 0
gﬁ =20 =20
s -40 —40
=
—60 —60
0 10 20 0 10 20

Frequency (kHz) Frequency (kHz)

Figure 4: Qualitative performance comparison among
the methods under evaluation.

2.3 Peak Selection Criterion

As depicted in Fig. 2, peak selection is performed
over S’[k], which is a tilt-compensated version of S [k].
Note that the compensation is carried out in the log-
arithmic scale. Fig. 5 compares an original S[k] and
its tilt-compensated version S’[k], in an example where
E**[k] was used. Now, it is clear that a constant magni-
tude threshold can be employed to discriminate genuine
from spurious spectral peaks.

As regards the adopted peak selection criterion, as-
sume first the set k € {2, 3,..., (N/2 — 1)} of S’[k] bin
indices. For all elements of &, collect in a sub-set P,
the indices k.. that satisfy simultaneously the follow-
ing conditions:
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Figure 5: Comparison between the original (top) and
tilt-compensated spectra (bottom).

1. S'[k]> S'[k-11;
2. S’k > S'Tk + 11;
3. S'[k] > du

In condition 3, d is an empirically chosen multiplier
and u is an estimate of the standard deviation of the
noise observed in §’[k]. The selected indices kpeq con-
tain the desired bin indices associated with the detected
peaks in S’[k].

The first two conditions above define which sam-
ples of S’[k] could be qualified as peaks, regardless of
being genuine or spurious. The third condition sets the
value of the discrimination threshold, which sets the
minimum energy a peak should possess to be qualified
as a genuine peak.

The value of u can be obtained by any estimator ro-
bust enough to provide reliable estimates for the stan-
dard deviation of data series, despite the presence of
outliers. It was found experimentally that, when deal-
ing with spectra which are densely populated by gen-
uine peaks (outliers here), the median operator tends
to over-estimate the standard deviation of the noise.
Fortunately, with exception of the AR-based technique,
the very spectrum pre-processing methods presented in
Section 2.1.2 are competitive alternatives to aid the es-
timation of the noise standard deviation.

Among the available options for computing u, the
SSE method was found to be the least affected by the
presence of genuine peaks. This is justified not only
by the SSE’s own formulation, but also experimentally.
Thus, the adopted solution was to estimate u as

1 = mean(E**[k]), (10)

where E*%[k] is the curve output by the SSE method to
any tilt-compensated spectrum S’[k].

As for the value of d, one assumes that the pre-
processing was successful in ‘whitening’ the noise
component, which can be considered Gaussian. More-
over, u is believed to be a reliable estimate for the stan-
dard deviation of the noise, as observed in the frequency
domain. In such case, setting 2 < d < 5, assures a confi-
dence interval greater than 95% that the spurious peaks
will fall below the adopted threshold.

EVALUATION OF PEAK-DETECTION ALGORITHMS

In reality, for a given signal-to-noise ratio (SNR),
the larger the number of genuine peaks present in the
signal, the less they tend to stand out from the noise
floor, due to energy sharing among peaks. This favors
the occurrence of detection errors and requires a more
careful selection of d. On the contrary, placing the se-
lection threshold is easier when dealing with a few gen-
uine spectral peaks, even for low SNRs.

The aforementioned condition motivates the follow-
ing strategy to set the value of d.

1. Calibrate d in order to assure a satisfactory detec-
tion performance considering a scenario with SNR
as low as 10 dB and a spectrum densely populated
with genuine peaks;

2. Attribute the previously found Va(l]l,;e of d to dppin;
3. Compute p = 11 (%Olkl)_” ", where a M b
stands for ‘maximum between a and b’;

4. Make d = pdin.

Although adequate for cases with many spectral
peaks, the value of d,;, tends to be too low for S'[k]
bearing few peaks of interest. As a consequence, the
occurrence of false detections is favored.

In the computation p, the quantity (max (S'[k]) —
() can interpreted as the available room in magnitude
between the spectral maxima and the average level of
the noise floor. Thus, if this room is larger than 10 dB,
the multiplier p > 1 contributes to raise the threshold
by about half the magnitude room excess. Otherwise,
p = 0and d = dyy. The former situation is likely
to happen when there are few genuine peaks in S’[£],
avoiding the occurrence of false alarms.

3 SIMULATION SETUP

This section describes the experimental setup used
to evaluate how well the peak detection system per-
forms. As depicted in Fig. 6, the test setup consists
of a signal generator, whose output x[n] is fed to a
STFT analyser, which in its turn provides the magni-
tude spectrum S [k] to the peak detection system (see
Fig. 2). Moreover, a performance meter assesses the
peak detection results in quantitative terms, by count-
ing how many of the selected peaks are in fact correctly
detected, according to a reference indicator.

Test Signal z[n] STFT S[m, k] Peak. P[m]
Generator Detection
. Performance
fi Evaluation

G

Figure 6: Setup devised to assess the performance of
the peak detection system.
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3.1 3.1 Test Signal Generation

The test signal, sampled at 44.1 kHz, is composed
of two components: one deterministic and another
stochastic. The former consists of a sum of harmonic
signals with fundamental frequencies f; ;. For each fj,
which is chosen randomly between 200 Hz and 1 kHz,
with uniform probability, harmonics are generated up
to the Nyquist frequency. Moreover, the amplitude of
the harmonics can be either constant or decaying over
frequency.

As for the zero-mean additive stochastic compo-
nent, it can be either white or pink noise. In mathe-
matical terms the test signal is defined as

x[n] = ZZa,,cos( ]fo’)+m;[n]. (11)

i=0 j=1

The double summation in Eq. (11) represents the
deterministic part of the signal, where Fy is the sam-
pling frequency, / is the number of fundamental fre-
quencies in the mixture, and J; = [2 o J with [.] denot-
ing ‘the greatest integer less than or equal to’, defines
the number of harmonics associated with a given fy ;.
The amplitude of the harmonics g;; is set either to unity
or decreases with frequency according to a;; = ﬁ

The second part of Eq. (11) represents the noise
component, being n[n] with 0 < n < (N — 1), one re-
alization of a stochastic process having constant or 1/ f
power spectrum density, and o~ a variable that controls
the noise power in order to force a desired SNR.

3.2 Peak Detection Setup

The computation of S [k, m] and S’[k, m] is identi-
cal to the procedures and parameters described as in
Section 2.1.3. Those processing parameters were em-
pirically tuned across the different methods as to render
fair the comparisons among their performance.

As regards the peak selection algorithm, the main
parameter to be set is the multiplier d,;, of the noise
standard deviation. It was found that d,,;, = 2 is a suit-
able choice. The length of the second SSE filter was set
to N*%¢ = 150.

3.3 Performance Evaluation

Peak detection performance is assessed basically by
means of counting the number of correctly detected
peaks and that of false alarms. Here, the main issue
to consider is the observed presence of a given peak,
regardless of whether it was detected with precisely es-
timated magnitude and frequency. In any case, it is nec-
essary to define the conditions upon which a peak can
be considered correctly detected.

On the measurement side, the peak observation do-
main is S [k, m]. Thus, the frequency of any observed
peak can only lie in one of the available frequency bins,
i.e., kFg/N, for 0 < k < N/2. On the reference side, the
frequencies of the peaks in the test signal can be set in
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a frequency grid as fine as desirable. In order to ensure
a meaningful peak detection performance assessment,
the reference domain should be made compatible to the
measurement domain. The following sections examine
the issue in more detail.

3.3.1 3.3.1 Reference Domain Alignment

First, let the set ® contain all the frequencies ¢; as-
sociated with the deterministic part of the input signal.
The primary goal is to foresee which bins in the ob-
servation domain would be more strongly activated by
those frequencies ¢;. Thus, each element ¢; is quan-
tized to the nearest frequency bin, i.e., ¢; = k;Fs/N, for
k; = round(¢;N/F), where N is the length of the STFT
analysis buffer and F; the sampling frequency.

Gathering all non-repeated occurrences of k; in a set
K, one can define a preliminary reference vector, whose
elements are defined as

1,
rlkl = {0,

Note, however, that r[k] = 1 may not necessarily
coincide with observed peaks of any kind in S [k, m].
This is because the position of an observed local maxi-
mum in S [k, m], due to a given ¢, is influenced not only
by the corrupting noise, but also by the presence of the
other ¢;.

The key-point here is to build a reference mask that
corresponds to peak occurrences truly observable in the
measurement domain. It is then evident that frequency
quantization alone is an insufficient criterion to align
the reference and measurement domains.

A more adequate domain alignment can be created
by means of an auxiliary binary vector, the elements of
which are defined as

itk e K

12
otherwise (12)

N
,forOSk<E.

1, ifk € O,
clk] = ! ~, for
0, otherwise

where O,, is a set with cardinality |O,,| containing all
bin indices associated with observed peaks in S [k, m],
either genuine or spurious. Then, the aligned reference
vector is obtained by

Osk<g, (13)

ralk] = rolk] ® r_1[k] @ ry 1 [£], (14)

with rolk] = r[k] A c[k], r_1[k] = r[k — 1] A c[k], and
reilk]l = rlk+ 1] A clk], for 1 < k < (N/2 - 1), where
the symbols A and @ stand for the boolean operations
‘AND’ and ‘XOR’, respectively.

The parts of r,[k] can be interpreted as follows:

e rolk] nullifies r[k] if c[k] = 0, i.e., when active bins
in the reference are not observed peaks;

e 7_i[k] moves an active bin in r[k] to the adjacent
one on the left side if c[k] =0 butc[k — 1] =1;

o r,1[k] moves an active bin in r[k] to the adjacent
one on the right side if c[k] = O but c[k + 1] = 1.
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Table 1: Performance indicators obtained from Test 1.

SNR (dB)
0 [ 5 10152 [ 0] 5 [10]I5]2 [ 0] 5 10]15]20
TPSW 85.6 | 98.9 | 99.3 | 99.5 | 99.6 175 | 46 | 05|03 0.2 0.68 | 0.94 | 0.99 | 0.99 | 0.99
AR 88.9 1 99.7 | 99.8 | 99.8 | 99.8 || 225 | 134 | 1.4 | 0.2 | 0.1 0.66 | 0.86 | 0.98 | 1.00 | 1.00
NRSF 833 |1 97.1 | 99.2 | 99.3 | 99.2 15.0 1.7 1 0.7 | 04 ] 029 || 0.68 | 0.95 | 0.99 | 0.99 | 0.99
SSE 85.6 | 97.9 | 99.2 | 99.3 | 99.3 18.1 25 107 |05 0.3 0.68 | 0.95 | 0.99 | 0.99 | 0.99
No method 38.3 | 63.0 | 849 | 93.6 | 98.5 6.3 2.3 09|04 0.2 0.32 | 0.61 | 0.84 | 0.93 | 0.98
|  Metric || % I l I K
Table 2: Performance indicators obtained from Test 2.
number of f; (1)
3 [ 456 [ 7 [ 3[4]5[]6][7[ 3[4 ]5][6]7
TPSW 972 | 916 | 85.7 | 780 | 71.0 || 3.0 | 3.5 | 3.6 | 3.8 | 40 || 094 | 0.88 | 0.82 | 0.74 | 0.67
AR 983 | 925 | 864 | 784 | 714 || 45 | 43 |39 |37 |35 094 | 088 | 0.83 | 0.75 | 0.68
NRSF 914 | 846 | 794 | 725 | 664 || 2.1 | 3.6 | 45 | 53 | 58 || 0.89 | 0.81 | 0.75 | 0.67 | 0.61
SSE 943 | 885 | 829 | 755 | 69.0 || 20 | 29 | 3.3 | 3.8 | 4.1 0.92 | 0.86 | 0.80 | 0.72 | 0.65
No method 484 | 38.2 | 33.1 | 25.6 | 24.0 22128 | 33|39 45 0.46 | 0.35 | 0.30 | 0.25 | 0.21
| Metric || Y | ¢ | K |
In practice, the indices k for which r,[k] = 1in- 4 RESULTS

dicate the reference spectral locations against which to
confront those of the detected peaks in S [k, m]. Once
rq[k] is obtained, the percentage of correctly detected
peaks can be computed as

Y= 15)

Q b
where Q = ]?:0 rq[k] is the count of all peaks in the

N
reference vector and G = ) o 8lk] is the count of all
correctly detected peaks, with

ol = {ra[k], ifk e P,

, 16
otherwise (16)

0,
where P, is a set of cardinality |#,,| containing the in-
dices of all detected peaks from S’ [k, m].

The percentage of false alarms can be computed as
where |P,,| — G is the count of all incorrectly detected
peaks and |O,,| — Q is the count of all observable peaks
in S’[k, m] that should have remained undetected.

In addition, one can define the meter

7)

k=y-¢, (18)

which aggregates the two previous measures into a sin-
gle performance indicator. Ideally, -1 < « < 1 and a
perfect detection is achieved when x = 1. A value of
k close to 1 indicates the occurrence of more correctly
detected than false alarms. On the contrary, a value of
k close to —1 indicates a larger count of false alarms in
comparison to that of correctly detected peaks.
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All four methods discussed previously were tested
with the same test signals, in order to investigate their
behaviour under identical conditions. Moreover, the re-
sults when no spectral tilt compensation is applied are
also calculated and displayed as ‘no method’. The sim-
ulation setup and its processing parameters are the same
as those described in the previous section.

Each test signal was designed to accommodate 10
analysis frames. For each test, 500 realizations were
generated. The reported results correspond then to
the average performance indicators measured for each
frame and for each signal. For convenience the values
of y and ¢ are displayed in %.

Test 1 aims at assessing peak detection performance
under different SNRs. The chosen test signal consists of
asingle fo,; (I = 1), with a;; = 5}, immersed in pink
noise. The SNR is set from 0 to 20 dB in steps of 5 dB.
The attained results are seen in Table 1.

The values of vy show that most of the genuine peaks
are correctly classified even in low SNR conditions. As
expected, the lower the SNR, the higher the values of ¢,
showing a tendency to misclassify spurious peaks. All
methods yielded similar values of «, evidencing that all
perform equally well, under the tested conditions. By
contrast, the systematic lower values of k when spectral
tilt compensation is not applied demonstrate the effec-
tiveness of its use.

Test 2 measures peak detection performance w.r.t.
the number of harmonic signals present in the mixture.
Setup: test signals containing 3 < / < 7 fundamental
frequencies, with a;; = #, immersed in pink noise,
and SNR = 10 dB. Table 2 summarizes the results.
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It can be observed that y tends to decrease with
the increase of /. As for £, with exception of the AR
method, it tends to increase with /. Among the tested
methods, the NRSF method achieves the lowest perfor-
mance whereas the AR scores are the highest, revealing
some robustness to the increase of /.

Test 3 strains the methods by replacing pink with
white Gaussian noise. This time, [ = 3, g;; = #, and
SNR = 10 dB. The results are organized in Table 3.
As one could anticipate, the performance of all meth-
ods decreases. The AR method showed a high y value,
since E*"[k] tends to decay with frequency, favoring the
detection of more genuine peaks immersed in noise. A
side-effect is an also high grade for ¢ that reduces the
value of . Overall, according to k, the TPSW method
achieves the highest performance.

Table 3: Performance indicators obtained from Test 3.

Method
TPSW \ AR | NRSF \ SSE | No method
y 642 | 769 | 44.1 | 41.6 38.9
e 11.0 | 31.5 2.1 2.1 0.2
K 053 | 046 | 042 | 0.39 0.39

5 CONCLUSION

This work investigated the effect spectral tilt com-
pensation on the performance of a threshold-based peak
detection system. For this, four spectral tilt estimators
were examined. Moreover, an experimental environ-
ment, composed of a test signal generator, the config-
urable peak detection system, and a performance eval-
uation block, was designed.

The test results clearly favors the use of spectral tilt
compensation within a peak detection system. How-
ever, none of the methods stand out as contributing
to an overall superior peak detection performance. In
part, the achieved well-balanced performance among
the methods can be attributed to the sensible choice of
the processing parameters, as well as to the proposed
heuristics used to set the threshold level.
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RESUMO

A decomposicdo de sinais por “Matching Pursuit” (MP) vem sendo aplicada em dudio. Na litera-
tura, mostrou-se que um diciondrio de janelas moduladas nas freqii€ncias da escala musical cromatica
possibilita boa resolu¢do para andlise tempo-freqiiéncia. Este trabalho implementa um esquema de
andlise/sintese de dudio utilizando MP cromatico. Seu desempenho para diversas familias de sinais é
avaliado por uma medida objetiva descrita pelo ITU e por testes subjetivos informais, em funcdo do
nimero de coeficientes da representacdo. E sugerido, ainda, um critério para parada da decomposigio.

0 INTRODUGAO

Recentemente, o estudo de técnicas capazes de ob-
ter representacdes compactas de sinais tem-se intensi-
ficado [1]. Essas técnicas t€ém obtido sucesso no pro-
cessamento de sinais de dudio para fins de transcri¢cdo
musical [2, 3] e codificagdo [4,5]. A codificagdo de
audio, que é o enfoque deste trabalho, envolve diver-
sas etapas tais como andlise, mascaramento no tempo
e na freqiiéncia, quantizagdo, codificacio por entropia,

quantizacdo inversa e sintese. Para que o codificador
apresente bom desempenho é fundamental utilizar um
método de andlise capaz de aproximar o sinal com o
menor nimero possivel de coeficientes.

Normalmente, essa aproximagao € realizada através
decomposic¢des que aproximam os sinais que compdem
um dado espago, usando uma combinag@o linear de
formas de onda pré-definidas (ou atomos) provenien-
tes de um diciondrio dito redundante por conter mais
elementos que 0s necessdrios para gerar o espago. As-
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sim, pode-se escolher um subconjunto dos dtomos de
um diciondrio redundante e associar-lhes diferentes pe-
sos a fim de representar um dado sinal. Esse para-
digma de representacdo de sinais é também conhecido
por decomposicdo atdmica. Existem diversos métodos
que realizam decomposicdes atdmicas; dentre eles, ha
o popular Matching Pursuit [6].

Uma representacdo compacta pressupde alto grau
de similaridade entre os elementos do diciondrio e os
fendmenos presentes no sinal. O uso de diciondrios
redundantes permite alcangar maior nivel de compaci-
dade na representacdo que o uso de bases ortonormais
reais, tais como as wavelets discretas, visto que um si-
nal pode apresentar estruturas complexas que nio sao
bem representadas utilizando-se somente uma classe de
formas de onda. Por sua vez, o dicionario redundante
pode ser formado por uma unido de bases ortogonais,
por transformadas redundantes (wavelet packet e fra-
mes de Gabor) ou por formas de ondas parametriza-
das [4,7,8,9].

A Figura 1 ilustra o esquema de codificagdo de
sinais utilizando decomposicdes atdmicas. O codifi-
cador analisa o sinal de forma a encontrar uma boa
representacdo para este, com base em um diciondrio
D. Nesse diciondrio sdo modelados os fendmenos
existentes nos sinais que se deseja aproximar. Em
seguida, os coeficientes e os indices dos dtomos da
representacdo do sinal sdo transmitidos/armazenados.
O decodificador, com base no mesmo diciondrio, sin-
tetiza/reconstroi o sinal a partir dos &tomos e pesos pro-
vindos do codificador.

Indices dos atomos )
Sinal

Reconstruido

Sinal
Codificador Decodificador

Figura 1: Codifica¢do de sinais usando diciondrios re-
dundantes / representacdes atdmicas

Coeficientes

Se soubermos de que forma os sinais de uma
classe s@o produzidos, podemos utilizar representacdes
atOmicas para tentar modelar o sistema fisico que gera
o sinal. Se conseguirmos um bom modelo e o codifi-
carmos eficientemente, poderemos obter altas taxas de
compressdo. Esse € o contexto deste trabalho. Nele
discutimos a utilizagdo de representacdes atdmicas ob-
tidas usando o algoritmo conhecido por Matching Pur-
suit [6, 10] para sinais de dudio. Abordagens simila-
res a esta ja foram propostas na literatura [2, 3, 4, 5].
No presente trabalho, avaliam-se potencialidades e de-
ficiéncias de tais métodos, e implementa-se um es-
quema simples de andlise/sintese de dudio utilizando
o MP cromdtico. Seu desempenho ¢ avaliado para di-
versas familias de sinais por uma medida objetiva des-
crita pelo ITU, em funcdo do niimero de coeficientes
da representacio. E proposto, ainda, um critério para
parada da decomposigao.

“MATCHING PURSUIT” EM ANALISE/SINTESE DE AUDIO

A préxima secdo apresenta aspectos relevantes de
representacdes atdmicas e como elas podem fornecer
representacdes compactas e coerentes — relacionadas
ao processo fisico gerador dos sinais observados. A
secdo seguinte explica o diciondrio aqui empregado,
composto por sendides geradas a partir das freqiiéncias
da escala cromdtica. A seguir, detalha-se o algoritmo
de decomposicdo empregado, que é uma variante do
Matching Pursuit. Ap6s isso, sdo apresentados resulta-
dos referentes ao desempenho do método para diversas
familias de sinais, que sdo também avaliadas usando o
PEAQ [11]. Por fim, as conclusdes sdo apresentadas.

1 REPRESENTACOES ATOMICAS

Numa representacao atdmica, um sinal x é descrito
como uma combinagao linear de poucas formas de onda
selecionadas a partir de um conjunto pré-definido, o di-
ciondrio D. Os sinais g, que compdem D sdo as formas
de onda que podem ser utilizadas na decomposicdo,
chamadas de atomos ou elementos. Algoritmos que
obtém representacdes atdmicas de sinais escolhem um
subconjunto de M elementos g, do diciondrio D que
aproximam um sinal x na forma

M
x~X= Z @igyi» & €D (D
i=1
Cada 4tomo g, (indexado por y(i)) utilizado na
aproximacdo de x pode ser interpretado como uma
caracteristica intrinseca do sinal x de “peso” «;. A
representacado mais compacta de x € aquela que uti-
liza o menor nimero de dtomos [4] com distor¢do nula.
Na pratica, ndo se procura, necessariamente, 0 me-
nor nimero de dtomos, pois um pequeno conjunto de
atomos que aproxime X com uma distor¢do aceitdvel
pode ser suficiente [7, 8]. Assim, a compacidade de
uma representacio estd relacionada ao nimero de ter-
mos M, e a medida que M cresce menos compacta € a
representacao.

Para que combinagdes lineares de M dtomos de um
diciondrio O sejam capazes de representar qualquer si-
nal x € X com distor¢do d(x, M, D) arbitrariamente
pequena, D tem que ser completo em X [10]. As-
sim, deverd existir pelo menos uma combinacio linear
de elementos de D que produza X = x, ¥V x € X,
isto é, D deve gerar o espaco X. Diciondrios sdo di-
tos sobre-completos ou redundantes quando possuem
mais elementos que os necessarios para tal fim. A re-
dundancia permite que diferentes combinagdes lineares
de elementos de 9 expressem um mesmo X.

Quando lidamos com processos fisicos, o sinal ob-
servado é uma mistura de componentes p;, que repre-
sentam fendmenos fisicos, dada por

X = Zﬁipi +n, )

onde n € o ruido inerente a observa¢do. Quanto mais
parecidos forem os dtomos g,(; € seus pesos a; utili-
zados na representacdo de um sinal X com as compo-
nentes p; e seus pesos S; presentes em X, melhor serd a
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representacdo obtida para modelagem do sinal e reco-
nhecimento de padrdes, e a dizemos coerente.

Assim, vemos que para se poder obter uma
representacdo compacta ou coerente, um dos aspectos-
chave reside no diciondrio, isto €, na definicdo de seus
atomos.

2 DICIONARIO DE ESCALA MUSICAL
CROMATICA

Os elementos de um diciondrio redundante po-
dem ser gerados escalonando-se, transladando-se e
modulando-se uma funcdo janela real A(f). No caso de
um diciondrio de dtomos complexos, cada dtomo g, €
definido como [6]

g,(n) = K,h (” ”) en, 3)
onde K, € tal que g, possui norma unitdria. O indice
y € composto pelo escalonamento s, pelo deslocamento
no tempo u e pela freqii€ncia de modulagao &, ou seja,
y = (s,u,&),onde y € T = R* x R?> e T é conjunto de
todos os parametros do diciondrio.

No trabalho original de Mallat e Zhang [6], propde-
se um diciondrio formado por dtomos gerados a par-
tir de uma janela gaussiana, que possuem a melhor
localizacdo tempo-freqiiéncia. Entretanto, esses 4tomos
possuem baixo grau de similaridade com relagdo aos
fendmenos presentes em sinais de dudio, comprome-
tendo, assim, a compacidade na representacdo de sinais
de 4udio, fator fundamental para o bom desempenho de
um codificador. Em [2], verifica-se que o uso de um
diciondrio composto por janelas de Hanning modula-
das nas freqiiéncias da escala musical cromadtica pos-
sibilita boa resolugdo para andlise tempo-freqiiéncia.
Além disso, seus elementos sao mais parecidos com os
padrdes de sinais de dudio. Dessa maneira, opta-se por
utilizd-lo com o propdsito de obter representagdes mais
compactas.

O dicionario de escala musical cromaética € obtido,
de acordo com a Eq. (3), a partir de uma janela de Han-
ning A(t) definida por

h(t) = 1 + cos(2nt). @

Os parametros de vy, s (escala) e u (de deslocamento no
tempo), sdo discretizados da seguinte maneira (ver Eq.

3)

s = ZJ, je {jOa"'&lOgZ(N)}’ (5)
2N
o(3) refoZaih©

onde N é comprimento do sinal. E importante desta-
car que evita-se que parte de um atomo fique “fora”
do suporte do sinal (no caso, para u = 0) realizando-
se a extensdo periddica do sinal a ser decomposto.
A freqiiéncia, por sua vez, € discretizada da seguinte
forma

<
|

E=£21, kel0,... kma)s )

“MATCHING PURSUIT” EM ANALISE/SINTESE DE AUDIO

onde k é o indice da freqiiéncia correspondente a
um semitom da escala musical cromdtica entre a
freqiiéncia minima & e a freqiiéncia médxima associada
a kmax. Com o intuito de representar sinais provenientes
de instrumentos de afinacdo imperfeita, adicionam-se
freqii€ncias laterais em torno de cada semitom, resul-
tando em uma escala mais fina

e la2®, 620,627,

O parametro ¢ € ]0, 1/3] ajusta a razdo custo-beneficio
entre sensibilidade e seletividade. Utilizou-se § =
1/3 para manter constante a razao geométrica entre as
freqiiéncias.

Observe que ndo € possivel analisar de maneira efi-
caz componentes de freqiiéncias que possuem menos
de 1 ciclo dentro de uma escala s. Portanto para impe-
dir a inser¢@o de um niimero maior que o necessario de
elementos no diciondrio, seleciona-se, para uma dada
escala, & de modo que as freqiiéncias apresentem mais
que 1 ciclo.

Uma vez definidos os 4tomos que iremos empregar,
passemos a descri¢do do algoritmo empregado para de-
compor oS sinais.

3 ALGORITMO DE DECOMPOSICAO

O método de decomposi¢do proposto, inspirado
em [12] e [13], utiliza o algoritmo de “Matching Pur-
suit” (MP) com base no dicionario de escala musical
cromdtica. O MP realiza aproximagdes sucessivas de
um sinal x buscando em um diciondrio redundante a
melhor aproximagdo, a cada iteracao.

O sinal de 4udio é dividido em quadros x; (k é o
indice do quadro) de tamanho N, ponderados por uma
janela suavizadora, em saltos de H amostras. Aqui,
usou-se a janela de Hanning com H = N/2, garantindo
a reconstrucdo exata do sinal com a sobreposi¢cdo dos
quadros. Antes de se janelar o sinal, é necessdrio inse-
rir H/2 amostras antes de seu inicio e apds o seu fim.
A decomposicdo € realizada em cada um dos quadros
separadamente.

Dado que o sinal é real e passa-banda, os elementos
do diciondrio sdo sinais analiticos (ver Eq. (3)), e como
supomos que a janela compreenderd pelo menos 1 ciclo
(como determinado na se¢@o anterior) entdo o residuo
inicial € ajustado como

re.(n) = hy(n) xi(n) + j hy(n) Hix(n)}, — (9)

kE{O,...,kmax}’ (8)

onde hy(n) corresponde a janela de Hanning de com-
primento N e H{-} representa a transformada de Hil-
bert. E importante ressaltar que a convergéncia na
aproximacdo de um sinal analitico garante a con-
vergéncia da aproximacdo do sinal real correspondente
[13]. A cada iteragdo da decomposi¢dao, o MP busca
o dtomo g,;, de maior correlagdio com o residuo da
iteracdo anterior, r;;l. O atomo escolhido € subtraido
do residuo, gerando um novo residuo

i i—1

r,, =1y’ —a; gy, onde a; = <r§;1,gy(,-)>. (10)
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Este processo se repete até que o energia do residuo seja
suficientemente pequena ou que algum outro critério
de parada seja atendido. Ao final, obtém-se a seguinte
aproximacao linear de x;:

M
X = Re {Z a; gy(i)} ,

i=1

Y

onde g,; € o dtomo complexo do diciondrio asso-
ciado ao indice de parametros y;, @; corresponde ao
coeficiente complexo e M é o nimero de termos na

representacdo. A seqii€éncia de pares {a;,y(i)}, i =
1,..., M, forma o que denomina-se de Livro de Estru-
turas [6].

3.1 CRITERIO DE PARADA

Deseja-se que a decomposicdo seja interrompida
quando a aproximagdo do sinal for suficientemente
boa, significando que os dtomos escolhidos para a
aproximacao sdo coerentes, ou seja, altamente corre-
lacionados com as caracteristicas intrinsecas do sinal.
Normalmente, utiliza-se a norma do residuo ou um
nimero maximo de iteragdes como critério de parada
[6,4,2]. A norma do residuo é uma medida do erro
de aproximagdo, contudo com base apenas nela ndo é
possivel averiguar se o residuo ainda é correlacionado
significativamente com algum dtomo do diciondrio [9].
Para isso, propde-se o uso da taxa de aproximacdo
[6, 14], definida como

|<r§€' ; gy(i)>|

Al = ——
sl

; 12)

que mede o quanto do residuo ri-! é aproximado na
iteracdo i. A taxa de aproximacdo possui um com-
portamento decrescente exponencial, como é demons-
trado em [6]. A derivada da envoltdria dessa exponen-
cial diminui a medida que o nimero de iteracdes au-
menta até que A(i) convirja para um valor médio esta-
ciondrio. Quando a taxa de aproximacdo atinge esse
valor, poder-se dizer que nao hd mais elementos do di-
ciondrio que sejam coerentes com o residuo, portanto
a decomposicdo pode ser interrompida. Esse critério
apresenta um bom desempenho quando aplicado a si-
nais elétricos [7,8,9].

4 RESULTADOS

Nos experimentos, realizam-se a andlise/sintese,
utilizando o MP cromatico, de notas de diferentes
familias de instrumentos: clarinete (A3), piano (A3),
timpano (E3) e violdao (A3). Os sinais possuem 1 se-
gundo de duracdo e sd@o amostrados a uma taxa de 44,1
kHz, logo tém 44100 amostras cada. O sinal € dividido
em quadros de N = 1024 amostras, o que corresponde
a 0,023 segundo, com sobreposicao de H = 512 amos-
tras. Dessa forma, t&€m-se um total de 88 quadros. O di-
ciondrio foi gerado para valores do parametro de escala
s € {4,8,...,1024}, resultando em 95420 elementos.
Definiu-se a escala de freqiiéncias cromaticas variando
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de 27,5 Hz (A0) a 15,6 kHz (B9). Esse limite supe-
rior corresponde a freqiiéncia da escala cromdtica mais
préxima da média geométrica dos extremos da udltima
oitava representdvel com a taxa de amostragem de 44,1
kHz.

Primeiramente,  avaliou-se o esquema de
andlise/sintese proposto através do PEAQ (Per-
ceptual Evaluation of Audio Quality)) [11]. O PEAQ é
um método de medi¢ao objetiva da qualidade de sinais
de audio descrito pelo ITU (International Telecommu-
nications Union), originalmente destinado a avaliagdo
de codecs com perdas. Ele utiliza diversas medidas de
base psicoacustica que, combinadas, resultam em uma
medida de qualidade relativa entre duas instancias de
um sinal — um sinal de referéncia (original) e um sinal
de teste (reconstruido) [11]. Essa medida de qualidade
€ classificada nas seguintes faixas:

e -4 a -3: muito perturbador;
e -3 a -2: perturbador;

e -2 a-1: pouco perturbador;
e -1 a 0: ndo perturbador.

As Figuras de 2 a 5 apresentam resultados da
avaliacdo do desempenho do MP cromatico através
do PEAQ. Todas apresentam o mesmo padrdo, se-
gundo o qual o avaliador, naturalmente, premia as
representacdes mais completas. O comportamento
andmalo para poucos coeficientes se explica pelo fato
de o PEAQ se destinar a avaliacao de dudio de alta qua-
lidade: sinais muito prejudicados geram notas pouco
confiaveis.

Observa-se para o clarinete (Fig. 2), o niimero
minimo de coeficientes para que o sinal reconstruido
fosse avaliado como ndo perturbador (PEAQ entre -1
e 0) foi 14178; no caso do piano (Fig. 3), foram ne-
cessdrios 9776 coeficientes; no do timpano (Fig. 4),
6903; e no do violao (Fig. 5), 6818. Em ordem decres-
cente de compactagdo, terfamos violdo, timpano, piano
e clarinete.

Em seguida, fizeram-se testes informais de audi¢do
a fim de verificar o nimero minimo de coeficientes con-
siderados necessdrios para representar fielmente as no-
tas de cada instrumento. Usou-se como referéncia o
percentual da norma inicial de cada quadro que deter-
minava o residuo de parada. Os resultados sdo apre-
sentados na Tabela 1, juntamente com o percentual de
energia representado. O nimero maximo de iteragdes
do algoritmo de decomposi¢ao foi fixado em 400 por
quadro.

Os testes subjetivos atribuiram o maior nivel de
compactacdo ao violdo, seguido do piano, do timpano
e do clarinete. Observa-se que, em todos os ca-
sos, as quantidades de coeficientes encontradas fo-
ram menores que as sugeridas pelo PEAQ, o que
numa primeira andlise poderia indicar pequeno grau de
exigéncia dos ouvintes. Mas além disso, somente o
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Figura 2: Avaliagdo de Qualidade através do

PEAQ para diferentes ntimeros de coeficientes na
representacdo do sinal de clarinete (A3).
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Figura 3:  Avaliacdo de Qualidade através do

PEAQ para diferentes nimeros de coeficientes na
representacdo do sinal de piano (A3).

Tabela 1: Resultados de testes informais de audicao.

Clarinete Piano Timpano Violao
H (A3) ‘ (A3) ‘ (E3) ‘ (A3) ‘

Percentual da
norma 11.11?1:41 1 5 1 4
como critério
de parada (%)
Nuimero
minimo  de ~ 10000 ~ 3000 ~ 4500 ~ 800
%ercentuaesde
energia repre- 99,90 99,83 99,89 99,84
sentado (%)

clarinete e o violdo foram classificados na mesma or-
dem, quanto a compactagdo. A discrepancia entre os
resultados dos testes subjetivos e objetivos pode ser
causada em parte pelo fato de o PEAQ ter sido trei-
nado com base em codificadores de fundamentacao psi-
coacustica. A adaptacdo dessa medida objetiva de qua-
lidade para aplicacdo a sinais que sofreram outras for-
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Figura 4:  Avaliacdio de Qualidade através do
PEAQ para diferentes numeros de coeficientes na
representacao do sinal de timpano (E3).
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Figura 5:  Avaliagdio de Qualidade através do

PEAQ para diferentes numeros de coeficientes na
representacdo do sinal de violao (A3).

mas de modificagdo € um tépico a ser investigado.

As Figuras de 6 a 9 mostram as formas de onda ori-
ginais das notas dos 4 instrumentos e o nimero de coe-
ficientes usados, quadro a quadro, para reconstruir cada
um deles no contexto da Tabela 1.

Nota-se que os trechos de baixa energia no inicio da
Figura 6 (clarinete) e no final da Figura 9 (violdo) pre-
cisaram de uma grande quantidade de coeficientes para
serem representados. Isso sugere que nessas porgdes
de sinal ja resta pouca correlacdo entre o residuo e os
atomos do diciondrio.

A Figura 10 ilustra o comportamento da norma do
residuo em funcdo das iteragdes para dois quadros do si-
nal de clarinete: 4 e 50. Verifica-se 0 mesmo comporta-
mento exponencial. Contudo, uma derivada reduzida da
envoltdria exponencial da norma indica que os dtomos
escolhidos do diciondrio aproximam cada vez menos o
residuo. Isso explica que sejam utilizados mais 4tomos
para o quadro 4, de baixa energia, que para o quadro
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Figura 6: Sinal do clarinete (A3) e nimero de coefici-
entes na representacdo dos quadros.
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Figura 7: Sinal do piano (A3) e nimero de coeficientes
na representacdo dos quadros.
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Figura 8: Sinal do timpano (E3) e ndimero de coeficien-
tes na representacao dos quadros.
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violao (A3)
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Figura 9: Sinal do violao (A3) e nimero de coeficientes
na representacao dos quadros.

50, de alta energia. Portanto, adotar um percentual da
energia do residuo inicial como energia do residuo que
decide a parada da decomposicdo ndo parece ser ade-
quado.

Clarinete (A3)
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Figura 10: Comportamento da norma do residuo nos
quadros 4 e 50 do sinal de clarinete (A3)

A Figura 11 ilustra a taxa de aproximagao (Eq. (12))
em fungdo do ndmero de iteracdes do MP. Observa-
se que esta figura de mérito consegue traduzir a ca-
pacidade do diciondrio de aproximar o residuo a cada
iteragdo. Essa capacidade diminui exponencialmente
da mesma forma que a norma do residuo. Quando a
sua taxa de variagdo média se torna pequena é por-
que os elementos do diciondrio passaram a ter baixa
correlacdo com o residuo, e, portanto, ndo é mais pre-
ciso prosseguir com a decomposicdo. Isso indica que
pode ser interessante utilizar a taxa de aproximacgdo
como critério de parada para o MP cromadtico. Esse
critério apresentou um bom desempenho quando apli-
cado a sinais elétricos [7, 8, 9], e € um tdpico corrente-
mente sob investigagao.
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Figura 11: Taxa de aproximacdo dos quadros 4 e 50 do
sinal de clarinete (A3)

5 CONCLUSAO

Neste artigo, avaliaram-se potencialidades e de-
ficiéncias do método de Matching Pursuit quando
aplicado a 4dudio.  Implementou-se um esquema
de andlise/sintese de sinais de audio utilizando MP
cromdtico. Seu desempenho para diversas familias de
sinais foi avaliado pelo Perceptual Evaluation of Au-
dio Quality (PEAQ) em func¢do do niimero de coeficien-
tes empregados na representacdo e por testes informais
de audicdo, com alguma discrepancia, sugerindo a ne-
cessidade de se modificar o PEAQ para ampliar seu al-
cance. Por fim, verificou-se que a taxa de aproximacao
possui um bom potencial como critério de parada da
decomposicao.

Na continuag@o imediata deste trabalho, deverao ser
realizados testes sistemdticos sobre um conjunto mais
extenso de sinais, contemplando outros naipes e ins-
trumentos, e com inclusdo controlada de ruido. A me-
dida que outros desenvolvimentos forem incorporados
ao método apresentado, seu desempenho deve ser com-
parado ao de outros da literatura.

REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] J. Tropp, “Greed is good: algorithmic results for
sparse approximation,” /EEE Trans. on Informa-
tion Theory, vol. 50, no. 10, pp. 2231-2242, Out.
2004.

[2] O. Derrien, “Multi-scale frame-based analysis
of audio signals for musical transcription using
a dictionary of chromatic waveforms,” in IEEE
ICASSP’06 - Int. Conf. on Acoustics, Speech, and
Signal Processing, Toulouse, Franca, Maio 2006,
vol. 5, pp. 57-60.

[3] R. Gribonval and E. Bacry, “Harmonic decom-
position of audio signals with matching pursuit,”
IEEFE Trans. on Signal Processing, vol. 51, no. 1,
pp- 101-111, Jan. 2003.

“MATCHING PURSUIT” EM ANALISE/SINTESE DE AUDIO

[4] M.M. Goodwin and M. Vetterli, “Matching pur-
suit and atomic signal model based on recursive
filter banks,” IEEE Trans. on Signal Processing,
vol. 47, no. 7, pp. 1890-1902, Jul. 1999.

[5] L. Daudet, “Sparse and structured decompositions
of signals with molecular matching pursuit,” IEEE
Trans. on Audio, Speech, and Language Proces-
sing, vol. 14, no. 5, pp. 1890-1902, Set. 2006.

[6] S. Mallat and Z. Zhang, “Matching pursuits with
time-frequency dictionaries,” IEEE Trans. on Sig-
nal Processing, vol. 41, no. 12, pp. 3397-3415,
Dez. 1993.

[7] L. Lovisolo, E.A.B. da Silva, M.A.M. Rodrigues,
and P.S.R. Diniz, “Efficient coherent representa-
tions of power systems signals using damped si-

nusoids,” IEEE Trans. on Signal Processing, vol.
53, no. 10, pp. 3831-3846, Out. 2005.

[8] M.P. Tcheou, L. Lovisolo, E.A.B. da Silva,
M.A.M. Rodrigues, and P.S.R. Diniz, “Optimum
rate-distortion dictionary selection for compres-
sion of atomic decompositions of electric distur-
bance signals,” IEEE Signal Processing Letters,
vol. 14, no. 2, pp. 81-84, Fev. 2007.

[9] L. Lovisolo, M.P. Tcheou, E.A.B. da Silva,
M.A.M. Rodrigues, and P.S.R. Diniz, “Modeling
of electric disturbance signals using damped sinu-
soids via atomic decompositions and its applica-
tions,” EURASIP Journal on Advances in Signal
Processing,, vol. 2007, pp. Article ID 29507, 15
pp-, 2007, doi:10.1155/2007/29507.

[10] S. Mallat, A wavelet tour of signal processing,
Academic Press, 1998.

[11] P. Kabal, “An examination and interpretation
of ITU-R BS.1387: perceptual evaluation of au-
dio quality,” Tech. Rep., TSP Lab Tech. Report,
Dept. Elec. and Comp. Eng., McGill Univ., vers.
2, Montreal, Canada, Dez. 2003.

[12] T.V. Verma and T.H. Meng, “Sinusoidal mo-
deling using frame-based perceptually weighted
matching pursuits,” in IEEE ICASSP’99 - Int.
Conf. on Acoustics, Speech, and Signal Proces-
sing, Phoenix, EUA, Mar. 1999, vol. 2, pp. 981-
984.

[13] M.G. Christensen and S. van de Par, “Efficient
parametric coding of transients,” IEEE Trans. on
Audio, Speech, and Language Processing, vol. 14,
no. 4, pp. 1340-1351, Jul. 2006.

[14] G. Davis, S. Mallat, and Z. Zhang, ‘“Adaptive
time-frequency approximations with matching
pursuits,” Tech. Rep., TR1994-657 Tech. Report,
Computer Science Dept., New York Univ., Nova
Iorque, EUA, Mar. 1994.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 80



Sessao 3

udio espacial, sonorizagdo multicanal e acustica de ambientes

(Spatial audio, multichannel sound and environmental acoustics)




AUDIO

Sociedade de Engenharia de Audio

& Artigo de Congresso

Apresentado no 5° Congresso de Engenharia de Audio
112 Convencgao Nacional da AES Brasil
21 a 23 de Maio de 2007, Sao Paulo, SP

Este artigo foi reproduzido do original final entregue pelo autor, sem edi¢des, corre¢oes ou consideracdes feitas pelo comité
técnico. A AES Brasil ndo se responsabiliza pelo contetido. Outros artigos podem ser adquiridos através da Audio Engineering
Society, 60 East 42" Street, New York, New York 10165-2520, USA, www.aes.org. Informagdes sobre a secdo Brasileira
podem ser obtidas em www.aesbrasil.org. Todos os direitos sdo reservados. Nao é permitida a reprodugdo total ou parcial deste

artigo sem autorizagdo expressa da AES Brasil.

Modelagem Eficiente de HRTFs por
Parametrizacao Espacial

Arnaldo S. Gunzi,' Fabio P. Freeland,' Luiz W. P. Biscainho? e Paulo S. R. Diniz?
" PEE/COPPE-UFRJ

2 PEE/COPPE & DEL/Poli-UFRJ
Caixa Postal 68504, Rio de Janeiro, RJ, 21941-972, Brasil

asgunzi, freeland, wagner, diniz@Ips.ufrj.br

RESUMO

A geracdo binaural de som tridimensional usando HRTFs (Head-Related Transfer Functions) requer
que essas fungdes sejam medidas para algumas posicdes e interpoladas nas demais. Recentemente,
generalizou-se para modelar HRTFs uma estrutura de atraso digital continuamente varidvel. O presente
artigo reformula a obten¢do dos pardmetros da estrutura generalizada, reduzindo memoria e tempo de
convergéncia gastos na otimizacdo. Avalia-se o desempenho do método proposto contra o do precedente,
e em fun¢do da ordem da estrutura e do tamanho das sub-regides modeladas.

0 INTRODUCAO

O 4udio 3D encontra aplicagdo nos contextos em
que se queira aumentar a sensacdo de realidade do
usudrio, como em jogos eletronicos, simuladores e apa-
relhos de home-theater.

A geragido de dudio 3D envolve a proje¢do de um si-
nal monof6nico numa determinada posi¢do do espaco,
ali localizando virtualmente uma fonte sonora. A isso
se chama panoramizagao.

Dentre os diversos métodos de panoramizacao exis-
tentes, hd os que produzem a ilusdo tridimensional
através de HRTFs (Head-Related Transfer Functions)
ou respectivas HRIRs (Head-Related Impulse Respon-

ses). As HRTFs na freqiiéncia e as HRIRs no tempo
descrevem as alteracdes sofridas pelo som desde a
posi¢@o da fonte sonora até cada orelha do ouvinte, em
ambiente anecdico. Um sinal monofdnico por elas pro-
cessado parecerd provir de uma fonte virtual localizada
naquela posi¢do. Tipicamente, um conjunto de HRIRs
¢é obtido em camara anecdica: emitem-se sinais de teste
por uma caixa actstica em diversas posi¢des sobre uma
casca esférica; e grava-se o sinal que atinge os micro-
fones implantados em cada orelha de um manequim no
centro da esfera. Um conjunto de medidas amplamente
referenciado na literatura decorre do trabalho de Gard-
ner e Martin [1]. Deve-se notar que as HRTFs sdo in-
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dividuais de cada ouvinte, dependendo da conformacao
de seu tronco, sua cabeca e sua pina. O uso de medidas
genéricas € bastante aproximativo.

Por ndo ser possivel fazer as medig¢des para to-
das as posicdes angulares, € necessdrio interpolar as
posi¢des que ndo estdo no conjunto de medidas para
se preservar a continuidade do som para fontes em
movimento. A forma mais simples de se realizar
essa interpolacdo é ponderar as HRTFs medidas nas
posi¢des mais proximas ao ponto em que se deseja po-
sicionar a fonte virtual [2, 3]. Outras alternativas favo-
recem o caso de multiplas fontes sonoras [4, 5].

Em [6], foi proposto um método de parametrizacido
direta das HRIRs pelas varidveis angulares de posi¢do.
Esse método, doravante denominado estrutura Farrow,
generaliza para duas varidveis a estrutura polinomial de
atraso digital continuamente varidvel (CVDD) desen-
volvida por Farrow [7]. Com aquele método, a mode-
lagem conjunta das HRTFs de toda a esfera pode elevar
excessivamente o custo computacional da otimizagdo
dos coeficientes.

A principal finalidade do presente trabalho é refor-
mular a otimizacdo da estrutura Farrow generalizada
em busca de algoritmos eficientes que reduzam seus re-
quisitos de memdria e sua complexidade computacio-
nal. A Secdo 1 revisa a generalizac@o da estrutura Far-
row. Na Secdo 2, é proposta a formulagio alternativa
do problema de otimizacdo da estrutura. Na Sec¢do 3,
avalia-se sob diversas configuracdes o desempenho da
interpolacdo realizada com a estrutura Farrow resultate
da otimizagdo reformulada. Finalmente, as conclusdes
sdo apresentadas na Secdo 4.

1 APROXIMAGAO DE HRTFS PELA ES-
TRUTURA FARROW

1.1 Estrutura Farrow Original

A estrutura de atraso digital continuamente varidvel
(CVDD) [7] € capaz de simular um atraso fraciondrio
T (i.e., ndo multiplo inteiro do periodo de amostragem
T) em fun¢do de um tinico pardmetro —% <a< % A
resposta na freqiiéncia correspondente a esse sistema é

G(w, o) = e V7, (D

onde

T=Ts(m+«a), m > 1, inteiro. (2)

A resposta na freqiiéncia de um filtro com resposta
ao impulso de comprimento finito (FIR) de ordem N
pode ser escrita na forma

N
F(w) =Y Cye ™7, 3)
n=0

onde C,, é o n-ésimo peso do filtro. Fazendo cada co-
eficiente C;, um polindmio de ordem P na varidvel a,
tem-se

P
Cn(a) =) CPaP. 4)
p=0

PARAMETRIZAGAO ESPACIAL DE HRTFS

Das Equacoes (3) e (4) € possivel reescrever a resposta
na freqiiéncia do filtro como

P N
of Z CP(a)e Imwls, 5)
0

n=0

Flw,a) =

Fazendo-se Q) = w7, os coeficientes C¥ (o) podem
ser obtidos minimizando-se a fun¢do de custo

J:/Q’:ﬂ/j_é F(La)-a(Za) ©

T
A Figura 1 mostra a estrutura resultante para o
CVDD.

Cni Cn2 Cna Cno

RO
B

Figura 1: Diagrama em blocos da Estrutura Farrow Ori-
ginal.

1.2 Estrutura Farrow Generalizada

A generalizacdo proposta em [6] para a estru-
tura Farrow consiste na aproximacdo de cada HRTF
por uma funcdo de transferéncia dependente de duas
das varidveis esféricas de posi¢do, 6 (azimute) e ¢
(elevagdo). A terceira varidvel, relativa ao raio r, é con-
siderada fixa, da mesma forma que foram medidas as
HRIRs [1] utilizadas nesse trabalho.

E importante notar que, para se obter os coeficientes
da estrutura, devem-se utilizar versoes de fase minima
das HRIRs, sendo os excessos de fase tratados em se-
parado [6].

Para se obter a nova formula¢@o da estrutura Farrow,
considera-se, inicialmente, que uma HRTF de ordem N
¢ definida por

N
G(?,0,0) =Y ha(,0)e 7, (D)

n=0

onde h,,(0,®) é o n-ésimo peso da HRIR da posicéo
(0, ).

A estrutura Farrow generalizada aproxima cada
peso h,, (0, ¢) por um polindmio de ordem L em 6 e
ordem M em ¢, como em

M
ﬁn(0,¢) ~ Z Z 0l(bmcil,m’ (8)

L
=0 m=0
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onde ¢ sdo os coeficientes a otimizar. A resposta na
freqiiéncia associada é dada por

N L M

ZZZel(bmlme an 9)

n=0 (=0 m=0

6399¢

A Figura 2 mostra um diagrama em blocos da estru-
tura resultante apenas para o canal esquerdo. A saida
para o canal direito pode ser obtida simplesmente apli-
cando —6 aos resultados dos produtos internos (veja a
Figura 1), aproveitando a simetria com relagio a 6.

¢ [

EstruturaFarrow
m=M

EstruturaFarrow

m=2

I I
I I
EstruturaFarrow
m=1
EstruturaFarrow
y(k)
m =0
Figura 2: Diagrama em blocos da Estrutura Farrow Ge-
neralizada para 2 varidveis espaciais.

Para se obter os coeficientes cf;m, pode-se minimi-
zar o erro quadrético da aproximagao, dado pela funcéo
de custo

J:ZZZ‘F(@jQ,9,¢)—
Q 6 ¢

sendo F(e’?,0,¢) e G(e’%,0,¢) dadas pelas
Equacoes (7) e (9), respectivamente.

G(e,0,¢) )

1.2.1 Otimizacao Iterativa no Dominio da Freqiién-
cia

O método originalmente utilizado [6] para obtencdo
dos coeficientes c/;™ realiza a otimizagdo iterativa por
um método quasi-Newton.

Considerando que haja HRIRs de ordem N medi-
das para A posi¢des (6, ¢) e que se adotem ordens L e
M para cada polindmio (ver Equacdo (8)), a otimizacio
dos B = (N +1)(L+ 1)(M + 1) coeficientes envolve
o cdlculo de um vetor-gradiente com B elementos e
uma matriz hessiana com B? elementos. Para o con-
junto de HRIRs [1] utilizado neste trabalho, A = 726
e N = 127. Se L = M = 6, por exemplo, o pro-
blema consiste em calcular conjuntamente 6252 coe-
ficientes; a hessiana tem cerca de 40 x 10° elemen-
tos e um cdlculo de J envolve mais que 600 x 10° de
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multiplicagdes. Isso dd uma idéia dos custos computa-
cional e de memdria extremamente elevados inerentes a
essa formulacdo, tornando-a muito suscetivel a proble-
mas numéricos, além de resultar em tempos de proces-
samento exagerados.

Nessas condicdes, nao foi possivel utilizar estrutu-
ras de ordens maiores que L = 6 e M = 6; e ainda
assim, foi preciso modelar a esfera em sub-regides con-
venientemente ligadas. Isso levou a busca de alternati-
vas, descritas na préxima secao.

2 REFORMULACAO DA OTIMIZACAO

E possivel reformular a funcio a otimizar, transfor-
mando o problema original de ordem elevada em diver-
sos problemas de ordem menor.

Forcando que a ordem das HRIRs estimadas seja
igual 2 ordem N das HRIRs medidas, pode-se rees-
crever a Equacdo (10) combinada com as Equacdes (7)
e (1) na forma

~ETTIT(ETee-

~ha(8,9))e % ©oan

Aplicando-se a defini¢do da DFT e o Teorema
de Parseval Y |z(n)> = 52X olX(Q)P, a
Equacdo (11) torna-se

J = (N+1)¥29:%:(2291¢m chm _

~ha(0,6)) . (12

Assim, para cada n, tem-se uma parcela quadrética da
funcdo J, conforme

J = (N+ 1)(J0—|—J1 + ... —|—JN), (13)

onde

:ZZ(ZZG mekm _ b (9,¢))2. (14)
0 ¢

l

A minimizacdo de cada parcela quadrdtica leva a
minimizagdo da fun¢do custo global.

Cadaum dos (N +1) sub-problemas envolve, agora,
o cdlculo de B’ = (L + 1)(M + 1) coeficientes. Para
A =726, N = 127e L = M = 6, por exemplo,
tem-se 49 coeficientes a otimizar e 2041 elementos na
hessiana. Dessa forma, os requisitos de memdria sdo
bastante reduzidos e espera-se que a reducdo de ordem
melhore bastante o condicionamento numérico do pro-
blema.

2.1 Otimizacao Direta no Dominio do
Tempo

A redugdo da complexidade do problema inicial
da Equacdo 10 ao ser reescrito nos sub-problemas de
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minimizagdo da Equagdo (14) ja permite que se busque
sua solucdo direta por inversao de matriz.

Fixando-se um dado n, cada elemento do gradiente
da funcdo de custo da Equac@o (14) em relagd@o aos co-
eficientes ¢ dado por

aJn mo m l,m
2T Y (SR teretren)
“n I m 0 ¢

=23 "> 00 h, (0,4).  (15)
0 ¢

Igualando-se o gradiente a zero, tem-se

S (S e
! %

m 6

= Z Z elo (bmg hn(ev (b)
0 ¢

(16)

Fazendo-se 0 < lp < Le 0 < mg < M, chega-
sea (L + 1)(M + 1) equagdes em (L + 1)(M + 1)
incégnitas c/;™. Na forma matricial, pode-se reescrever
o problema como Xc¢ = p, onde os elementos da matriz
X sdo

Tij = Z Z v () (2) gr(a) gr(i) (17)
o ¢

e os dos vetores ¢ e p sdo, respectivamente,

_ v,
Cin = D0

s

(18)

Pin=_ > 0"D¢" O, (0,¢), (19
[

0

com0 < 4,5 < (L+ 1)(M + 1) e tendo-se definido
v(i,j) como o quociente e x(i, j) como o resto da di-
S
V1Sao 1nteira -
Dessa forma, para encontrar os coeficientes resta re-
solver

Cp = Xﬁlpn' (20)

A matriz X de dimensdo (L + 1)(M + 1) é simétrica, e
sua inversa pode ser obtida por métodos robustos ade-
quados.

A otimizagio de todos os coeficientes /™ da es-
trutura requer, entdo, que se resolva o problema de
baixa ordem acima descrito N + 1 vezes, variando-se
0 < n < N. Mas a matriz X, peca-chave da solucio,
traz em si outro fator importante para a simplicidade
dessa reformulac@o: ela independe de n e, portanto, s6
precisa ser invertida uma vez; as solucdes para cada n
sdo obtidas trocando-se apenas o vetor p.

O procedimento aqui apresentado permitiu a
obtenc¢do dos coeficientes da estrutura Farrow genera-
lizada para a esfera toda, e para ordens maiores do que
L=6eM =6.
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3 AVALIAGAO DE DESEMPENHO

Nesta sec@o serdo confrontados os resultados das
estruturas

e deordens L = 5e M = 5 cujos coeficientes foram
otimizados na freqii€ncia ou no tempo para uma
frac@o da esfera;

e deordens L = 5e M = 5 cujos coeficientes foram
otimizados no tempo para a esfera toda ou uma
frac@o da esfera;

edeordens L =5eM =50oul =8eM =38
cujos coeficientes foram otimizados no tempo para
uma fracdo da esfera.

A otimizacdo na freqiiéncia é a da Subsegdo 1.2.1, e a
otimizacdo no tempo € a da Subsecdo 2.1. A fracdo da
esfera é definida pelas faixas —45 < 6 < 45 graus e
—40 < ¢ < 40 graus.

Para ilustrar a questdo da complexidade computaci-
onal, a Tabela 1 compara os tempos consumidos pela
otimiza¢do medidos em cada caso, em relacdo ao de
ordem L = 5, M = 5 com otimiza¢do no tempo na
esfera toda. A redugdo do tempo de convergéncia da
otimiza¢do de mesma ordem para uma regido limitada
da esfera foi aproximadamente proporcional a redugdo
do niimero de HRTFs consideradas. A partir deste caso,
o aumento da ordem resultou num aumento comparavel
arazao das ordens quadrdticas. Por fim, a otimizacdo na
freqiiéncia foi ordens de grandeza mais demorada.

Tabela 1: Tempo de processamento da otimizagao.

Meétodo Area de Ordem Tempo
Otimi- Otimi- Poli- Proces-
zagao zagao nomial samento

Freqiiéncia | Regido | L=5, M =5 | >>T

Tempo Regido | L=5,M =5 | ~T/2
Tempo Esfera | L=5,M =5 T
Tempo Regido | L=8, M =8| =2T

3.1 Comparacao entre as respostas na
freqiiéncia das solucoes

Foram comparados os resultados obtidos nos quatro
casos delineados acima. Como referéncia, utilizou-se o
conjunto de fungdes medidas de [1]. Vale observar que
a estrutura Farrow generalizada recalcula as funcdes
nas posicoes com HRTFs medidas.

Definiram-se duas trajetérias que estivessem in-
cluidas na regido da esfera delimitada por —45 < 0 <
45 graus, —40 < ¢ < 40 graus. Foram calculadas as
HRTFs aproximadas com passos de 1 grau no azimute
e na elevacdo ao longo dessas trajetdrias, para todos os
casos. No caso das func¢des medidas, efetuou-se sua
interpolacdo bilinear [3] como referéncia.

As Figuras 3 e 4 mostram as respostas na freqiiéncia
para as diversas solucdes ao longo dos caminhos (6, ¢)
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Figura 3: Mapas para o caminho horizontal de (-45,0) a (45,0) graus. (a) HRTFs originais, interpolacio bilinear.
Estrutura Farrow: (b) L=5, M=5, solu¢do no tempo numa fracio da esfera; (c) L=5, M=5, solucdo na freqiiéncia
numa fracdo da esfera; (d) L=5, M=5, solu¢@o no tempo na esfera toda; (e) L=8, M=8, solu¢cdo no tempo numa

frac@o da esfera.

horizontal de (—45,0) a (45,0) graus e diagonal de
(—40,—40) a (40, 40) graus, respectivamente. Optou-
se por trajetorias que pudessem ser parametrizadas por
uma sO varidvel angular, permitindo a visualizacdo da
amplitude das HRTFs em dB (niveis de cinza) em
todo o espectro nas diversas posi¢des do percurso num
mesmo gréfico.

Primeiramente, pode-se destacar que a continui-
dade do comportamento das HRTFs é preservada em
qualquer solugdo. Em seguida, a comparacdo en-
tre os graficos (b) e (c) confirma a equivaléncia das
otimizacOes na freqiiéncia e no tempo, esta apresen-
tando a vantagem da menor complexidade de célculo.

O confronto entre os gréficos (b) e (d) aponta para

o fato de que, para uma mesma ordem, comparada a re-
feréncia (a), a interpolagdo na esfera toda tende a ser
mais suavizada que quando realizada numa regido limi-
tada. Nenhuma surpresa aqui, uma vez que a descri¢ao
global da esfera exige mais do mesmo nimero de co-
eficientes polinomiais. Assim, é preferivel realizar a
otimizacdo por regides, apenas com o cuidado adicional
de preservar a continuidade nas transicdes entre regides
adjacentes [6], por exemplo impondo restri¢des as fron-
teiras.

Por tltimo, examinando-se os gréficos (b) e (e), fica
claro que com o aumento da ordem a estrutura Farrow
torna-se capaz de delinear muito melhor os acidentes
(em particular, os vales) das HRTFs em (a), em que pe-
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Freqiiéncia Normalizada por 22,05 kHz.
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Figura 4: Mapas para o caminho diagonal de (-40,-40) a (40,40) graus. (a) HRTFs originais, interpolagdo bilinear.
Estrutura Farrow: (b) L=5, M=5, solu¢do no tempo numa fracdo da esfera; (c) L=5, M=5, solucio na freqiiéncia
numa fracdo da esfera; (d) L=5, M=5, solucio no tempo na esfera toda; (e) L=8, M=8, solu¢ido no tempo numa

frac@o da esfera.

sem algumas diferencas de normalizacdo. Nesse caso,
contudo, € preciso ter em mente que o aumento da or-
dem eleva quadraticamente a complexidade do célculo,
podendo torné-lo sensivel a erros numéricos a ponto de
inutilizar a solug@o.

A fim de dar uma visdo mais detalhada da
aproximacdo realizada sobre as HRTFs, a Figura 5 mos-
tra a resposta na freqiiéncia das diversas solucdes obti-
das para as seguintes coordenadas do espaco: (0,0),
(0, —40) e (45,0) graus.

Confirmando as observagdes anteriores, a solucao
por regido com ordens L. = 8 e M = 8 foi a que melhor
acompanhou as HRTFs originais; as solu¢des no tempo
e na freqiiéncia foram muito préximas; e a solugio glo-

bal foi a que mais se afastou do esperado.

4 CONCLUSOES

A estrutura Farrow generalizada [6] aproxima
HRIRSs ao longo da esfera de referéncia com pesos poli-
nomiais em fun¢@o das varidveis angulares de posicao.
Nesse trabalho modificou-se o método de otimizagdo
desses polindmios, reformulando-o no tempo pelo Te-
orema de Parseval. Dessa forma, tornou-se possivel a
aproximagdo conjunta das HRIRs ao redor de toda a
esfera de referéncia, bem como a utilizacdo de ordens
polinomiais mais elevadas que no trabalho original.

Simula¢des mostraram que as duas formulagoes sdo
equivalentes, e que um pequeno aumento na ordem
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Figura 5: Comparag@o entre as respostas na freqiiéncia
para: (a) azimute O e elevacdo 0; (b) azimute O e
elevacdo -40 graus; (c) azimute 45 graus e elevacio 0.

pode melhorar bastante a aproximacdo; contudo, ainda
¢é preferivel realizar a aproximacdo em sub-regides da
esfera. Naturalmente, € necessdria a realizacdo de tes-
tes subjetivos sistemdticos do desempenho do sistema

PARAMETRIZAGAO ESPACIAL DE HRTFS

proposto, para fontes virtuais em movimento.

A continuacdo do trabalho inclui buscar elevar a or-
dem polinomial pelo uso de métodos mais robustos de
célculo; elaborar técnicas de baixa complexidade para
garantir a transicio suave entre regides modeladas se-
paradamente; e buscar novas formulagdes para a fungdo
de custo.

REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] B. Gardner and K. Martin, “HRTF measurement of
a KEMAR dummy-head microphone,” Tech. Rep.
280, MIT Media Lab Perceptual Computing, May
1994.

[2] L. Savioja, J. Huopaniemi, T. Lokki, and
R. Viéinidnen, “Creating interactive virtual acous-
tic environments,” Journal of the Audio Enginee-
ring Society, vol. 47, no. 9, pp. 675-705, Septem-
ber 1999.

[3] F. P. Freeland, L. W. P. Biscainho, and P. S. R. Di-
niz, “Interpositional transfer function for 3d-sound
generation,” Journal of the Audio Engineering So-
ciety, vol. 52, no. 9, pp. 915-930, September 2004.

[4] J. Chen, B. D. Van Veen, and K. E. Hecox, “A spa-
tial feature extraction and regularization model for
virtual auditory display,” in Proc. of the ICASSP’93
- International Conference on Acoustics, Speech,
and Signal Processing, Minneapolis, USA, April
1993, IEEE, pp. 129-132.

[5] E P. Freeland, L. W. P. Biscainho, and P. S. R. Di-
niz, “Interpolation of head-related transfer functi-
ons (HRTFs): a multi-source approach,” in Proc. of
the EUSIPCO’2004 - European Signal Processing
Conference, Vienna, Austria, September 2004, EU-
RASIP, pp. 1761-1764.

[6] E. P. Freeland, L. W. P. Biscainho, and P. S. R. Di-
niz, “HRTF interpolation through direct angular pa-
rameterization,” in Proceedings of the ISCAS 07 -
International Symposium on Circuits and Systems,
New Orleans, USA, May 2007, IEEE, To appear.

[7] C. W. Farrow, “A continuously variable digital de-
lay element,” in Proc. of the ISCAS’88 - Internatio-
nal Symposium on Circuits and Systems, Helsinki,
Finland, 1988, IEEE, pp. 2641-2643.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 88



AUDRITO Sociedade de Engenharia de Audio

Artigo de Congresso

® Apresentado no 5° Congresso de Engenharia de Audio
11 Convengéo Nacional da AES Brasil
21 a 23 de Maio de 2007, Sao Paulo, SP

Este artigo foi reproduzido do original final entregue pelo autor, sem edi¢des, corre¢des ou consideragoes feitas pelo comité
técnico. A AES Brasil ndo se responsabiliza pelo contevudo. Outros artigos podem ser adquiridos através da Audio
Engineering Society, 60 East 42" Street, New York, New York 10165-2520, USA, www.aes.org. Informagdes sobre a se¢io
Brasileira podem ser obtidas em www.aesbrasil.org. Todos os direitos sdo reservados. Ndo é permitida a reprodugdo total
ou parcial deste artigo sem autorizagdo expressa da AES Brasil.

Desenvolvimento experimental de amplificadores
multicanal para auralizagao

Renan Santos Vital' e Regis Rossi A. Faria'
'LSI — Laboratério de Sistemas Integraveis, Escola Politécnica da USP
Av. Prof. Luciano Gualberto, 158 tv.3, Sdo Paulo, SP, 05508-900, Brasil
{renvit, regis}@lsi.usp.br

RESUMO

Neste artigo reportamos a experiéncia de desenvolvimento de um amplificador de oito canais, desenhado para a
auralizagdo imersiva de cenas sonoras 3D. Atualmente ha equipamentos com seis canais € um incipiente
mercado com oito canais, para os sistemas de decodificagdo envolvente 5.1 e 7.1, mas existem poucos
amplificadores para uso profissional com nimero de canais superior a quatro em um Unico chassi. Isto mostra
uma deficiéncia em técnicas ¢ modelos de desenvolvimento de amplificadores multicanais para auralizagdo
multi-proposito. Apresentamos um panorama atual do mercado de amplificadores multicanais e resultados

prospectivos.

0 INTRODUGAO

Este trabalho foi proposto para o projeto AUDIENCE
[1][2] a partir de uma demanda por um amplificador
multicanal com oito canais mais saida para subwoofer em
um Unico chassi, para acionar uma matriz de alto-falantes e
auralizac@o de campos sonoros 3D.

O projeto tem objetivos que incluem desde a
implementagdo de reprodutores para os tradicionais
formatos e configuragdes surround (como 5.1 e 7.1 [5]) até
o desenvolvimento e disponibilizacdo de formatos mais
sofisticados para a geragdo e reprodugdo de audio 3D,
ainda restritos as aplicacdes de alta-fidelidade e aos
ambientes de pesquisa.

Para estes formatos ndo somente a reverberancia e o
envelopamento envolvente sdo importantes, mas também a
localizagdo dos objetos sonoros distribuidos numa cena
tridimensional (percepgdo da diretividade do som) bem
como a sintese do ambiente actstico. Nesta categoria

incluimos o Ambisonics [3] e o Wave-Field Synthesis
(WES) [4], que sdo técnicas de produgdo de campo sonoro
3D mais precisas e realistas que o 5.1 e que exigem grande
namero de canais para uma proje¢do de alta fidelidade,
utilizando para isso uma densa matriz de alto-falantes que
precisa ser excitada por sistemas multiamplificadores.

No projeto AUDIENCE necessita-se de configuragdes
de caixas acusticas e equipamentos amplificadores que
diferem das existentes atualmente no mercado. Em sua
maioria sdo comercializados sistemas de 2 canais ou sdo
vendidos em forma de /home-theaters, em pacotes
combinados de amplificador + cabeamento + caixas, com
limitagdes para se explorar novos conceitos de audio
espacial.

Torna-se inviavel a utilizagdo de por exemplo uma
matriz de 256 alto-falantes, como ¢ possivel implementar
com WFS, utilizando-se amplificadores de dois ou quatro
canais cada, considerando-se os modelos profissionais
existentes hoje, ¢ que possuem uma boa qualidade de
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reprodu¢do sonora. Isso revela a necessidade de
utilizarmos amplificadores que controlem uma quantidade
maior de canais utilizando menos espago.

1 ESTADO DA ARTE EM AMPLIFICAGAO
MULTICANAL

O maior mercado de amplificadores multicanal atual ¢
aquele explorado pelos desenvolvedores de home-theaters
e receptores de dudio e video que utilizam codificagdo
multicanal proprietéria, como os sistemas Dolby™' [7] e
DTS™? [9] para som envolvente (surround) 5.1 ou 7.1
[13]. Tais equipamentos tipicamente possuem incorporados
conjuntos amplificadores de poténcia com saidas diretas
para 6 ou 8 caixas de som.

O mercado profissional de sistemas multicanais atende
basicamente a (1) sonorizagdo de cinemas, que busca
solugdes multiamplificadores compativeis com 6 ou 8
canais fontes [8], e (2) sonorizagdo de grandes ambientes
(shows, casas de teatro, etc.). Freqiientemente a solugdo
mais comum ¢ a utilizagdo escalavel de muitos modulos
amplificadores estéreo multiplicando os sinais fontes, o
que requer grande espago fisico e poténcia elétrica
compativel. Por isso, esfor¢os estdo sendo empregados pela
comunidade académica e pelo setor produtivo afim de
encontrar solucdes eficientes para a construgdo de sistemas
amplificadores multicanais.

Os fabricantes de equipamentos de 4udio estdo
atualmente construindo aparelhos com 4, 6 ou 8 canais.
Estes aparelhos estdo sendo langados com a promessa de
atender as exigéncias de um mercado atento a
caracteristicas de qualidade e fidelidade, seja na linha
profissional ou na linha doméstica. Estes aparelhos
recebem um cuidado maior na sua confec¢do, o que
naturalmente resulta em maior qualidade, mas este aspecto
esbarra em limitagdes fisicas e apelo do consumidor por
uma alta relagdo qualidade/prego.

Os amplificadores devem ter caracteristicas otimizadas,
como: distor¢do harménica total (THD) minima, para uma
saida de som com suas componentes harmodnicas em
relag@o a harmonica fundamental tendo um desvio minimo;
alta relagdo sinal ruido (SNR); ampla e plana resposta em
freqiiéncia, contemplando principalmente as freqiiéncias
audiveis; fator de amortecimento (damping factor) alto
para baixas freqiiencias e minima distor¢do (mudanga na
forma de onda na saida, comparada com o sinal de
entrada).

1.1 Estatisticas de mercado

De acordo com uma pesquisa da Unicamp de 2002 [21],
o setor de bens eletronicos de consumo, que contempla
equipamentos de audio e video como aparelhos de som e
televisores, representa 7,6% do mercado mundial de
eletronicos, que significa um mercado de US$ 107,5
bilhdes. Segundo a mesma pesquisa, no Brasil, o mercado
de produtos eletronicos em geral, ¢ que seja de US$ 25,4
bilhdes, com os eletronicos de consumo sendo 10,6% desse
mercado, ou USS$ 2,7 bilhdes. Vemos na pesquisa industrial
do IBGE [22] em 2004 que o conjunto de produtos que
contempla microfones e seus suportes, alto-falante,
amplificador de audio e fones de ouvido representam

! Dolby Laboratories Inc.
* DTS Inc.

DESENVOLVIMENTO DE AMPLIFICADORES MULTICANAL

12.435.124 de pecas fabricadas, com valor de produgdo de
R$284.743.000,63, ¢ venda de 11.652.413 unidades, com
valor de venda de R$261.392.000,35. Isto representa 9,7%
das vendas no cruzamento de informagdes com a pesquisa
da Unicamp para o mercado de eletronicos de consumo no
Brasil. Os dados fornecem a perspectiva de um setor que
tém um grande mercado nacional e mundial, e existem
grandes empresas atuando num cenario de grande
competitividade, principalmente no desenvolvimento de
novas tecnologias e novos produtos.

1.2 Amplificadores e solugdes existentes

Algumas empresas estdo trabalhando para prover
amplificadores multicanais com um alto nivel de fidelidade
acustica [6],[11],[23],[24],[25],[26],[27]. Estes aparelhos
sdo no momento comercializados para o mercado
doméstico em sua maioria, com solug¢des de até oito canais
e para o mercado profissional com solugdes de até seis
canais, como por exemplo os equipamentos da empresa
Powersoft™? [27], que fabrica amplificadores profissionais
de até seis canais.

Para shows em espagos abertos utilizam-se mais
aparelhos com apenas dois canais, independente da
quantidade de instrumentos, pois ¢ requisitado uma grande
quantidade de poténcia ao mesmo tempo que a fidelidade
sonora deve ser mantida em alto patamar, e portanto os
amplificadores utilizados sdo aqueles com fontes
individuais (para evitar contaminagdo e ruido) e alta
dissipagdo de poténcia, sem elevar o estresse de seus
componentes.

Para eventos em ambientes fechados e de menor volume,
como cinemas e teatros, utlizam-se aparelhos com até
quatro canais, pois a quantidade de poténcia requerida é
menor e a qualidade de reprodugdo ndo serd afetada.

Entre os sistemas utilizando centenas de canais de saida
encontram-se os baseados em WFS. A parte mais critica de
tais sistemas se da na complexa geréncia de distribuicdo,
sincronismo e amplificacdo de centenas de canais, em
especial na multiplicagdo de cabos, do consumo de
poténcia, e comprometimento de espaco fisico.

Para a distribuicdo de audio multicanal ha protocolos e
interfaces adequadas indicadas para aplicagdes lidando
com numero de canais distintos. A figura 1 mostra uma
hierarquia de protocolos existentes, e o numero de canais
suportado por cada um.

MADI Transporte

(AES10) Multicanal Digital

ADAT / % : : : Transporte
TDIF Multicanal Digital
’L 2 ,1/ 2 ’L 2 2
AES/EBU : : Transporte
(AES3) <l Estéreo
S/PDIF
1 l 1
ANP : Saida

Figura 1 Hierarquia de Protocolos para Audio Multicanal

3 Powersoft Audio USA Inc.
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No topo ha solugdes para distribuicdo de grande niimero
de canais mas ndo solu¢des para amplificagdo final. A
razdo principal seria a impraticabilidade de construir
dezenas de estagios amplificadores finais em chassis
reduzidos. Nos niveis mais baixos de hierarquia, os
equipamentos incorporam saidas analdgicas de sinal, e
muitos até saidas de poténcia. A grande maioria dos
amplificadores de poténcia ndo possuem interfaces digitais,
mas somente entradas e saidas analdgicas de sinal,
principalmente aqueles com melhores figuras de qualidade.

Encontramos ainda no topo protocolos capazes de
transportar numeros elevados de canais. Para lidar com
nimeros maiores de canais, a AES normatizou o protocolo
MADI (Multichannel Audio Digital Interface) capaz de
transportar até 64 canais multiplexados em um tnico fluxo
de bits [16]. Langado em 1991 este protocolo ¢
medianamente utilizado at¢ o momento e ndo temos
conhecimento de equipamentos que disponham de
amplificagdo de saida para todos os canais.

Os protocolos mais populares para 2 canais sao o S/PDIF
[18] e o AES/EBU (AES3)[17][19]. S&o adotados
amplamente em equipamentos de 4udio e video de
consumo e profissionais, e utilizam uma via Optica ou
coaxial para transmitir 2 canais nio comprimidos*.

Os equipamentos que lidam com 2 e mesmo alguns que
lidam com 8 canais possuem saidas analogicas disponiveis.
Freqlientemente vemos que, para construir sistemas de
sonorizagdo com alta densidade de canais de saida os
desenvolvedores sdo forcados a usar varios protocolos,
convertendo-se saidas de um para outro, num processo em
cascata, até o acesso a cada canal individual.

Uma solugdo assim ¢ utilizada por exemplo no sistema
IOSONO™ [15], de sonorizagdo espacial baseada em
WES, desenvolvido pelo Fraunhofer Institute, hoje em
escala comercial. Nos enlaces mais altos sdo utilizados
conversores MADI-AES ou MADI-ADAT, para
distribuigdo digital em grupos de 8 ou grupos de 2 canais
até matrizes especiais de 8 alto-falantes cada, onde os
amplificadores finais estdo embutidos.

Trés solucdes de saidas para alto-falantes sdao possiveis
atualmente:

1. saida digital em 2 canais

2. saida analdgica por canal, em nivel de sinal de
linha (0,3 ~4Vpp)

3. saida analdgica por canal, amplificadas.

As duas primeiras solugdes exigem caixas acusticas
amplificadas, que recebem sinal digital (1) ou analdgico
(2), balanceado ou nao. A terceira solugdo ¢ para o uso de
caixas acusticas passivas.

Entre os aparelhos com menos de quatro canais podemos
citar 0 XM4080 da Yamaha™?® [23], um amplificador para
multiplas utilizagdes de quatro canais ¢ o ST 2.0 da
Sankya™’ [25], um aparelho de dois canais com THD
menor que 0,03% e poténcia de saida a 4Q de 250W por
canal. A QSCaudio™?® [11][12] produz amplificadores para
eventos ao vivo de dois canais apenas, com op¢do para

4 . ~ .
ou, por meio de uma extensdo da norma [20] tranportam até 6
canais comprimidos (amplamente utilizados nos receptores 5.1)

5 J0SONO GmbH.

6 Yamaha Co.
7

8

Sankya do Brasil Eletronica Indtstria e Comércio Ltda.
QSC Audio Products Inc.
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operacgdo em ponte (bridge); para instalagdes permanentes
existe aparelho amplificador para até oito canais, CX108V,
com 100W por canal a 70V.

Entre os aparelhos com mais de quatro canais podemos
citar os da Lab.gruppen™’ [24], que fabrica amplificadores
multicanais de alta poténcia como o C 48, de quatro canais
com maxima poténcia de 4800W e SNR de 112dBA, e 0 C
20 de oito canais com poténcia de até 250 W por canal e
SNR maior que 112 dBA, com THD a 1kHz e 1dB de no
maximo 0,05% para os dois modelos.

Ja a Rotel™!° [26], que comercializa itens com 4, 5 ou 8
canais em um unico chassi, com diferencas minimas nas
especificagdes na comparagdo com amplificador de um
canal da mesma linha, como SNR que para 8 canais ¢ de
116dB e para um canal ¢ de 118dB e o THD maximo, que
¢ o mesmo para os dois modelos, o que mostra a
caracteristica de refinamento sonoro atingida neste tipo de
aparelho.

1.3 Limitagoes

Uma dificuldade na confec¢do de um amplificador
multicanal é a alimentagdo. Existe o risco de contaminagao
de um canal por outro se ambos estiverem compartilhando
uma mesma fonte. Idealmente o uso de uma fonte para
cada canal ¢ recomendado, caso que exigiria muito espago
para um aparelho amplificador multicanal. Entdo se faz
necessario que a fonte compartilhada forneca energia de
forma estavel e continua, situagao que pode nio ocorrer em
aparelhos conectados a rede elétrica.

Neste quesito, fisicamente o aparelho ficara pesado se
forem utilizados sistemas de alimentagdo independentes.
Isto é o que acontece em sistemas profissionais de dois
canais, tendo uma fonte de alimentagdo para cada um.

Para sistemas com mais canais, geralmente utiliza-se
duas fontes para a alimentagdo do aparelho, pois o espago
utilizado para tordide+placas no chassi ¢ muito grande.

1.4 Tendéncias do setor

Faria reporta em [10] a tendéncia a consolidagdo do
multicanal em oposi¢ao aos sistemas estéreo somente. Isto
aliado a clara demanda por qualidade sonora e crescente
oferta de capacidade computacional aumentada pelas novas
geragdoes de processadores e dispositivos DSP a custos
acessiveis estabelecem nichos para a incubagdo de
produtos inovadores voltado para a sonorizagdo de
cinemas, auditorios, casas de espetaculo, e em segundo
lugar, produtos de consumo doméstico.

Funcionalidades mais sofisticadas como autocalibragao
dos modos multicanais as configuragdes reais de instalagao
dos alto-falantes sdo hoje commodities em equipamentos
para som envolvente 5.1. A busca pelo conforto actstico,
envolvimento e ambiéncia realista sugerem a adocdo de
técnicas multicanais orientadas a reconstru¢do de campos
sonoros como a WEFS.

1.5 Necessidades

Atualmente existem propostas de sistemas de
sonorizagdo sofisticados para producdo de campos sonoros
em larga escala, superando as limitagdes dos sistemas 5.1
(como os sweet spot criticos) e em verdade ampliando a

? Lab. gruppen AB.
1 Rotel Co Ltd.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007



VITAL E FARIA

qualidade da experiéncia espacial. Estes sistemas utilizam
uma alta densidade de canais de saida, e necessitam de
solugoes eficazes para multi-amplificagao.

A maioria dos receptores e decodificadores de A/V
possuem conexdes digitais de saida de audio multicanal e
somente saida analogica estéreo em nivel de sinal de linha.
E menos comum encontrar equipamentos com 6 ou mais
saidas analogicas amplificadas, para ligacdo direto as
caixas, e mais comum a utilizagdo de moddulos
amplificadores externos, como em alguns home-theaters. A
maioria dos amplificadores de poténcia utilizados em
instalagdes profissionais sdo também estéreo, utilizados em
pares para atender amplificagdo de multiplos canais. As
classes de amplificagdo mais comuns sdo A, B, AB e H,
usadas na maior parte dos produtos comercializados
[6],[11],[23],[24],[25],[26],[27].

A adogdo de técnicas como o WFS para auralizagdo de
ambientes em progressiva substitui¢do das atuais técnicas
de surround para entretenimento como 5.1 aumentara a
demanda por sistemas de amplificagdo com maior niimero
de estagios de saida para canais individuais.

Precisa-se de equipamentos menores, com maior nivel
de integragdo e menor volume ocupado, capazes de
amplificar 6, 8 ou mais canais num sé gabinete. Isso
facilitara o projeto e instalagio de  sistemas
multiamplificados para uma diversidade de aplicagdes
profissionais e domésticas. A adog¢do de amplificagdo em
classe digital elimina a necessidade de fontes pesadas que
usam transformadores toroidais e também a reducdo do
tamanho dos dissipadores de calor, através do melhor
gerenciamento térmico e menor consumo de poténcia.

Projetos orientados a integragdo de modulos sdo
desejaveis para se permitir a construgdo de amplificadores
com numero de canais escalavel. Isso requer uma
arquitetura de sistema inerentemente escalavel, por
exemplo, utilizando-se barramentos expansiveis onde a
adigao de mais canais seja facilitada.

2 OBJETIVOS DO TRABALHO

Nos projetos desenvolvidos no LSI precisdvamos adotar
solugdes de amplificagdo multicanal para 8 ou mais canais
operando em sincronia que ndo estavam disponiveis no
mercado. Os equipamentos existentes ndo ofereciam os
tipos de conectores, numero de saidas e funcionalidades
necessarias para uma solu¢do de amplificagdo multicanal
profissional. Precisavamos por exemplo de conectores P10
(TRS) ou XLR, controle de volume individual por canal e
saida para subwoofer. Embasados por esta necessidade
iniciamos o projeto € a constru¢do de um modulo protdtipo
de 8 canais atendendo os tais requisitos.

Primordialmente avaliamos o processo de construgao de
um amplificador multicanal e investigamos as dificuldades
e facilidades neste tipo de desenvolvimento.

3 METODOS

Metodologias para desenvolvimento de hardware sdo
mais escassas € menos publicas como as existentes para
desenvolvimento de software, sendo que na industria o
processo de concep¢do de hardware ¢ feita com
metodologia especifica de cada empresa, ndo havendo um
padrdio mais utilizado para a montagem de equipamentos. E
dificil até mesmo encontrar padrdes dos orgdos de normas

DESENVOLVIMENTO DE AMPLIFICADORES MULTICANAL

técnicas que contemplem uma metodologia geral para
confec¢do de hardware. Elaboramos assim uma
metodologia propria que resultou em uma qualidade de
desenvolvimento de projeto minima necessaria para
comparar com metodologias de software.

Os principais requisitos de desenvolvimento foram: (1)
atender & demanda de sonorizagdo existente em outros
projetos do laboratorio em tempo adequado, e (2) basear o
projeto no uso e na integragdo de componentes
“commodities” disponiveis. Para atender ambos os
requisitos utilizamos modulos de amplificacdo de dois
canais (30W/canal) disponibilizados pela empresa
Sankya™, parceira do projeto AUDIENCE.

4 ETAPAS DE DESENVOLVIMENTO

O desenvolvimento do projeto consistiu das seguintes
fases:

1. Analise de requisitos,

Anadlise de existéncia de modulos e
componentes existentes integraveis,

I

3. Projeto do produto, dividido em etapas,
4. Aquisi¢do de componentes,
5. Montagens e

6. Testes

O amplificador multicanal final foi construido em
parceria com a Sankya™.

4.1 Complexidade / Descrigao do Amplificador

O projeto do amplificador foi concebido dividindo-o em
modulos, que somadas resultam no produto final. Tais
modulos englobam o chassi, que envolve a carcaca do
equipamento e define o leiaute do equipamento, a fonte de
alimentag@o que envolve o tordide e a placa com o circuito,
os conectores que envolve o conjunto de pecas de entrada e
saida de sinal, o cabeamento que envolve toda a ligacao
entre os conectores as placas e as placas amplificadoras
que envolve o chip amplificador, todos os componentes
discretos utilizados na placa e a refrigeragdo. A descrigao
de cada etapa ¢ feita a seguir.

Chassi - O chassi foi feito para atender os requisitos de
ser pequeno e resistente, portanto ¢ montavel em rack,
ocupando duas unidades (2U), o chassi acomoda a placa da
fonte, o tordide, as placas amplificadoras, os dissipadores e
os conectores de entrada e saida foram dispostos
privilegiando o centro de gravidade no centro do chassi. A
Sankya™ disponibilizou um chassi de amplificador estéreo
para utilizarmos, ¢ foram feitas readequagdes para
acomodar niimero e tipos de conectores e botoeiras
desejada, controle de intensidade dos oito canais na frente
e conectores de entrada e saida para cada um dos canais,
além do rearranjo dos porta fusiveis e cabo de alimentagdo,
na parte traseira. A figura 2 mostra a frente e a traseira do
equipamento projetadas.
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Figura2 Frente (Acima) e Traseira (Abaixo) do amplificador

projetado

Fonte - A fonte de alimenta¢do constitui-se de um
transformador  toroidal que alimenta duas fontes
independentes, que por sua vez alimentam quatro canais
cada uma e tém os mesmos componentes para que a tensao
de saida para a placa amplificadora seja semelhante. O
usuario pode selecionar tensdo de entrada de 110V ou
220V, de acordo com a rede elétrica local, e para cada
selegdo existe fusivel de prote¢do. O transformador
toroidal foi escolhido pois é melhor indicado para este tipo
de fung¢do. Foram utilizados diodos retificadores
configurados em ponte, para retificagdo completa e apds
foram colocados capacitores eletroliticos de carga 4700uF
para diminuir o ripple de saida. A Figura 3 mostra o layout
da placa das pontes de retificagdo.

18

Figura3  Esquematico da fonte de alimentagdo

Conectores - A conectorizagdo foi desenhada para usar
conectores profissionais, pois a aplicacdo pede um nivel
alto de fidelidade sonora, para evitar a degeneragdo das
propriedades significativas do som na entrada e saida,
como a relagdo sinal ruido. O tipo de conexdo escolhida
para a entrada foi P10 (TRS), para sistema ndo balanceado
e mono; como conectores P10 sdo ainda sensiveis a mal-
contatos, optou-se pela aquisicdo de conectores de
qualidade, com duplo contato interno. Na etapa de
interligagdo dos blocos, percebemos que a manipulagido
dos conectores de sinal de entrada estava influindo nas
caracteristicas elétricas do produto, revelando que
qualidade do conector escolhido ndo condizia com a
esperada.

Cabeamento - O cabeamento interno foi escolhido para
que o sinal sonoro ndo tivesse a qualidade afetada no
caminho percorrido, ¢ impedir que eventuais perturbagdes
externas, como campos eletromagnéticos indesejaveis,
influenciassem na fidelidade. Condutores de tipos
diferentes foram utilizados para o transporte de sinal de
4udio em nivel de linha e para sinal de audio amplificado.

DESENVOLVIMENTO DE AMPLIFICADORES MULTICANAL

Inicialmente previmos o uso de conexdes blindadas para o
transporte de audio entre conectores de entrada, knobs
potencidmetros e entrada dos modulos amplificadores,
utilizando-se cabos de microfone para impedir que mesmo
um pequeno ruido influisse diretamente no audio.

Para sinal amplificado, da saida dos moddulos
amplificadores até os bornes de saida utilizamos
condutores de cobre unifilares, com o sinal de maior
poténcia. Verificamos posteriormente que o uso de cabos
unifilares apresentavam vantagens frente a maior
dificuldade de montagem, maior susceptibilidade a curtos,
maior perda de qualidade e outras desvantagens do uso de
condutores blindados, sendo estes, utilizados na montagem
inicial, substituidos na montagem final.

Placas amplificadoras - Nas placas amplificadoras a
admissdo de entrada de sinal se da em nivel de linha. O uso
de conectores soldados diretamente na placa se mostrou a
melhor opg¢do para o tipo de cabo utilizado, com um
incremento minimo de custo, e vantagens para a
montagem, além de evitar chances de curtos-circuitos por
solda-los direto na placa amplificadora.

A amplificagdo adotada foi de classe AB, e o
amplificador monolitico utilizado (chip) apresenta as
seguintes caracteristicas principais: poténcia méxima por
canal de 30W, THD de 0,015% para poténcia de saida de
20W a 1kHz, maximo Slew Rate de 8V/us a 20W, 8Q e 70
kHz BW, Power Supply Rejection Ratio (PSRR) de 95dB,
SNR de 100dB, protegdo contra curtos, protegdo térmica,
tensdo de alimentacdo de 16V a 60V e ganho em malha
aberta de 90dB [14].

A placa amplificadora utiliza poucos componentes
externos ao elemento amplificador, devido ao tipo de
circuito integrado utilizado, que otimiza a quantidade de
componentes no circuito.

O arrefecimento de calor ¢ feito através do uso de
dissipadores de aluminio que utiliza dissipagdo por
ventilagdo natural, ndo forcada. As placas amplificadoras
foram montadas juntas aos dissipadores respeitando uma
configuragdo que os CI’s tivessem garantidas a
conectividade térmica e isolamento elétrico dos modulos
amplificadores.

5 ANALISE DE CUSTOS

A figura 5 mostra um grafico de composigdo de custos
para a presente montagem.

ccC
42%

F
19%

Figura5 Composigdo de Custos do Amplificador Multicanal
construido, com PA (Placa Amplificadora), F (Fonte) e CC
(Conectores + Cabeamento)
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A analise de custos revela a predominéncia de custos dos
cabos e conectores de entrada e saida do sinal (CC),
ligados a placa amplificadora, sobre o custo da placa em si.
Em seguida, o elemento de maior participagdo nos custos
globais ¢ a placa amplificadora (PA), em especial o chip
amplificador utilizado.

6 RESULTADOS

A figura 4 mostra o amplificador desenvolvido.
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Figura4  Amplificador Multicanal desenvolvido

Apos a etapa de montagem foi elaborado um plano de
testes em formato de check-list, dividido em 2 partes —
testes antes e apoOs a energizagdo, para se determinar se
todas as ligagdes estavam corretas e se todas as pendéncias
haviam sido sanadas antes da segunda parte de testes, com
o0 equipamento ligado.

6.1 Testes

A primeira parte dos testes foi mais longa que a segunda,
pois exigiu uma analise detalhada de todo o aparelho. Os
eventuais problemas encontrados foram solucionados
rapidamente.

Na segunda parte, foram realizados testes de qualidade
sonora através da audigdo de material polifonico, para
atestar a separacdo de instrumentos, auséncia de ruidos
notaveis e artefatos de degradagdo. Sons musicais foram
reproduzidos com diferentes niveis de amplificagdo até o
maximo da excursdo. Observamos em 25% dos canais a
queima de chips sob volume alto, em condigdes de
variagdo extrema e rapida da dindmica. Para rastrear a
fonte do problema foram refeitos os testes na placa
amplificadora e na fonte de alimentagdo, principalmente
nas placas com chips queimados, a procura de indicios da
causa de problema.

Observamos nos canais queimados a correlagdo com
apreciavel distor¢ao sonora presente nestes canais. A causa
principal se deve a ndo conformidade de alguns circuitos
integrados amplificadores a folha de especificagcdes no que
tange a capacidade de saida, provavelmente devido a lotes
defeituosos em circulagdo no mercado.

A tabela 1 resume os itens considerados mais relevantes
no check-list do plano de testes, correlacionados a
montagem fisica dos modulos.
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Tabela 1 ltens principais de testes

Potencidmetros

continuidade dos potencidmetros ds placas de cada termmnal [0)4
cheque wisual por cuttos visiveis [8):4
ligag#o de terra de cada potencifmetro ao chassi OK
ligagdo do sinal de entrada a cada terminal de sinal do

potenciftnetro OK

Terminais P10 {entradas)

continuidade dos terminais de entrada aos potencidmetros [0)i4
conectividade dos conectores macho P10 nos jacks (conexdo

validade pelo som "click") OK
cheque wisual das partes nfo ligadas dos conectores 0K
cheque wisual por curtos visivels e qualidade da solda OK
cheque com multimetro por curtos [0)4

Terminais com horme (saidas)

contitnidade das saidas dos amplificadores aos bornes 0K
cheque wisual por defeitos nos bornes OK
cheque wsual por curtos visivess e qualidade da solda [0)4
fizardo no chasst [8):4

Placas amplificadoras
teste wisual de caminho {comparando com esquematico das

placas) [0)4
teste de componentes soldados QK
teste de fagfo no mddulo dissipadores [0)i4
cheque wisual por pontos em risco de curto-citcuito 0K
Fonte

tensfo de saida das fontes 1 e 2 estd conforme esperado? QK
polaridade e caminho de sinais [0)i4
contitnidade até Vee e GND das placas amplificadoras [8):4
utilizagio 110V e 220V OK
tetisdo de saida nos tertninais do tordide oK
fizagdo da placa oK
mezisténcia de pontos de nsco de curto-circutto(pedagos de fio
livre,etc.) QK

Montagem e acahamento

Fios soltos oK
disposigdo dos fins 0K
arnarragio (bragadetras) QK

6.2 Testes Futuros

Para uma proxima etapa, devera ser usado um medidor
acustico para auferir as caracteristicas principais do
equipamento, que englobam poténcia por canal, distor¢ado
harmonica total, resposta em freqiiéncia, intermodulagdo e
slew rate. Temos como patamares de referéncia os dados
do chip escolhido, mostrado no item 4 (Etapas de
Desenvolvimento), além dos dados da placa amplificadora
fornecidos pela empresa ligada ao projeto, que tem THD
de 0,01% e resposta em freqiiéncia de 10 Hz a 30 kHz.

7 CONCLUSOES

A confeccdo de amplificadores multicanal estd em
crescimento no mundo, pois ha uma tendéncia dos
fabricantes de equipamentos de audio e video em explorar
o mercado consumidor doméstico, que desperta no usuario
de som envolvente a vontade de se reproduzir uma cena da
forma mais realista possivel.

Projetamos e  construimos um  amplificador
multipropésito de 8 canais mais uma saida de subwoofer,
caracteristica rara no mercado abastecido
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predominantemente por equipamentos de no maximo 6
canais em um unico chassi, que atendia aos requisitos de
numero de canais, e de conexdes de entrada e saida para os
experimentos de auralizagdo do projeto AUDIENCE. Os
conectores de alta qualidade utilizados, em conjunto com
os cabos escolhidos e o cuidado no projeto constituem um
detalhe importante no refinamento sonoro para um
amplificador desse porte. Os testes de audicdo e de
auralizacdo realizados com Ambisonics em quatro e seis
caixas apresentam resultados dentro do esperado, mesmo
em fase inicial, atestando a qualidade sonora do
equipamento.

O amplificador montado atende a finalidade proposta e
propiciou um ganho de informagdo sobre o mercado e a
atuagdo da industria eletro-eletronica, além de um melhor
conhecimento do processo de produgdo, desde a fase de
projeto até a etapa de testes, abrindo caminho para o
amadurecimento e a proposicdo de metodologias para
fabricagdo mais adequadas a produgdo de sistemas
amplificadores multicanais multiuso, e que possam ser
alinhadas a estratégias voltadas ao atendimento de
necessidades de mercados incipientes aliadas ao uso de
técnicas inovadoras (amplificadores digitais, arquiteturas
escalaveis, menor dissipacdo térmica, menor volume e
peso, opgdes de conectividade profissional, adequagdo de
recursos e funcionalidades).

7.1 Agradecimentos

Os autores agradecem a empresa Sankya do Brasil
Eletronica Industria e Comércio Ltda pela intensa
colaboragao e suporte no desenvolvimento do projeto.

8 REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS

[1] Faria, R. R. A., AUDIENCE - Audio Immersion
Experience by Computer Emulation: Systems for
Audio Immersion, Production and Reproduction of
Spatial Audio. Disponivel em www.lsi.usp.br/
interativos/neac/audience. Acesso em 25/03/2007.

[2] Faria, R. R. A et al. AUDIENCE — Audio Immersion
Experiences in the CAVERNA Digital. Anais do 10°
Simposio Brasileiro de Computagdo Musical, Belo
Horizonte, 2005. p.106-117.

[3] Ambisonic.Net, where surround-sound comes to life.
Disponivel em www.ambisonic.net/. Acesso em
30/03/2007.

[4] Corteel, E., Caulkins, T., Sound Scene Creation and
Manipulation using Wave Field Synthesis. Disponivel
em recherche.ircam.fr/equipes/salles/ WFS WEBSITE
/Documents/WFS_overview.pdf. Acesso em
21/03/2007.

[5] ITU-R. Multichannel stereophonic sound system with
and without accompanying picture. — Rec. ITU-R
BS.775-1. 1TU, 1994. (rev. 2002)

[6] Crown Audio, Inc. CTs Series Multi-channel. White
paper, 2005. Disponivel em www.crownaudio.com/
gen_htm/express/documents/136318.pdf

[71 Dolby Laboratories Inc. 5./-Channel  Music
Production Guidelines. White paper, issue 3, 2005.
Disponivel em www.dolby.com/assets/
pdf/tech_library/4 Multichannel Music_Mixing.pdf.
Acesso em 25/03/2007.

[8] Dolby  Laboratories Inc.  Digital  Cinema:
Observations and Considerations, 1994. Disponivel
em www.dolby.com/assets/pdf/tech_library/
1_DCinemaPhilosophy.pdf

DESENVOLVIMENTO DE AMPLIFICADORES MULTICANAL

[91] DTS Inc. Digital Entertainment.
www.dts.com. Acesso em 30/03/2007.

Disponivel em

[10] Faria, R. R. A. Auralizagdo em ambientes
audiovisuais imersivos. Tese de Doutorado em
Engenharia  Eletronica, Escola Politécnica da

Universidade de Sdo Paulo. Sdo Paulo, 2005. 191 p.

[11] QSC Audio Products Inc. The PowerLight 9.0PFC
High-Power  Innovations in  Audio  Amplifier
Technology, White paper, 1998. Disponivel em
www.gscaudio.com/support/library/papers/pl90wp.pd
f. Acesso em 16/03/2007.

[12] Quilter, Patrick. Amplifier Anatomy - Part 1 & 2, Feb.
20, 1993. Disponivel em www.gscaudio.com/
support/library/papers/amptalk.pdf. Acesso em
25/03/2007.

[13] Toole, Floyd E. Loudspeakers and Rooms for
Multichannel Audio Reproduction. 31 January, 2002.

Disponivel em www.harman.com/wp/pdf/
Loudspeakers&RoomsPt1.pdf. Acesso em
27/03/2007.

[14] National Semiconductor Corp. LMI1875 20W Audio
Power Amplifier. Datasheet, July 2002. Disponivel em
www.national.com. Acesso em 28/03/2007.

[15] IOSONO GmbH The Art of Natural Sound.
Disponivel em www.iosono-sound.com. Acesso em
25/03/2007.

[16] AES Standard AES10-2003: AES Recommended
Practice for Digital Audio Engineering -- Serial
Multichannel — Audio  Digital Interface (MADI)
(Revision — of AES10-1991). Disponivel em
www.aes.org/publications/standards/.  Acesso  em
25/03/2007.

[17] AES Standard AES3-2003. AES standard for digital
audio engineering - Serial transmission format for
two-channel linearly represented digital audio data

(Revision of AES3-1992, including subsequent
amendments).  Disponivel em  www.aes.org/

publications/standards/. Acesso em 25/03/2007.
[18] International Electrotechnical Commission. [EC
60958-3. Digital audio interface —Part 3:Consumer

applications.  Disponivel em  webstore.iec.ch/
webstore/webstore.nsf/artnum/036136.. Acesso em
29/03/2007.

[19] International  Electrotechnical Commission. [EC
60958-4. Digital audio interface —Part 4:Professional
applications (TA4). Disponivel em
webstore.iec.ch/webstore/webstore.nsf/artnum/030575
. Acesso em 29/03/2007.

[20] International  Electrotechnical Commission. [EC

61937-1. Digital audio - Interface for non-linear
PCM encoded audio bitstreams applying IEC 60958 -
Part 1: General. Disponivel em webstore.iec.ch/
webstore/webstore.nsf/artnum/037433.  Acesso em
29/03/2007.

[21] S4, M. T. de V., ESTUDO DA COMPETITIVIDADE
DE CADEIAS INTEGRADAS NO BRASIL: impactos
das zonas de livire comércio Cadeia: Bens Eletronicos
de Consumo Nota Técnica Final, Campinas,
Dezembro de 2002.

[22] Instituto Brasileiro de Geografia e Estatistica - /BGE
Pesquisa Industrial — Produto 2004. Disponivel em
www.ibge.gov.br/home/estatistica/economia/industria
/pia/produtos/produto2004/. Acesso em 30/03/2007.

[23] Yamaha Co. Disponivel em
www.global.yamaha.com/index.html.  Acesso em
30/03/2007.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007

95



VITAL E FARIA DESENVOLVIMENTO DE AMPLIFICADORES MULTICANAL

[24] Lab.gruppen AB. Disponivel em
www.labgruppen.com/. Acesso em 30/03/2007.

[25] Sankya do Brasil Eletronica Industria e Comércio
Ltda. Disponivel em www.sankya.com.br/. Acesso em
30/03/2007.

[26] Rotel Co. Ltd. Disponivel em www.europe.rotel.com/.
Acesso em 30/03/2007.

[27] Powersoft Audio USA Inc. Disponivel em
www.powersoft-audio.com. Acesso em 30/03/2007.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A 23 DE MAIO DE 2007 96



AUDIO

Sociedade de Engenharia de Audio

Artigo de Congresso

® Apresentado no 5° Congresso de Engenharia de Audio
112 Convencao Nacional da AES Brasil
21 a 23 de Maio de 2007, Sao Paulo, SP

Este artigo foi reproduzido do original final entregue pelo autor, sem edicoes, corre¢oes ou consideracoes feitas pelo
comité técnico. A AES Brasil ndo se responsabiliza pelo contetido. Outros artigos podem ser adquiridos através da Audio
Engineering Society, 60 East 42" Street, New York, New York 10165-2520, USA, www.aes.org. Informagées sobre a se¢do
Brasileira podem ser obtidas em www.aesbrasil.org. Todos os direitos sdo reservados. Ndo € permitida a reprodugdo total

ou parcial deste artigo sem autorizagdo expressa da AES Brasil.

Implementacao do Método do Tragcado de Raios e das
Fontes Virtuais para a simulacao acustica de salas

Méarcio H. de Avelar Gomes', Jodo G. Dedecca', Rhenan G. do Nascimento'

'Departamento de Arquitetura e Construgdo da Faculdade de Engenharia Civil, Arquitetura e
Urbanismo, Universidade Estadual de Campinas
Campinas, S.P., Brasil
2Eco Acustica — Vibragdes e Acustica Ltda.
Florianépolis, S.C., 880302-002, Brasil
marcio @ecoacustica.com.br

RESUMO

Este trabalho descreve dois métodos baseados em principios geométricos para a simulacdo actstica de
ambientes. O Método do Tracado de Raios e o0 Método das Fontes Virtuais para salas de geometria poliédrica
arbitrdria foram implementados na UNICAMP. Resultados de simulagdes realizadas com ambos os programas
sdo comparados com aqueles obtidos em medicdes acusticas de duas salas. As vantagens e desvantagens de cada
método sdo discutidas, tendo em vista o cdlculo de pardmetros actisticos e a posterior auralizacdo das salas. A
implementa¢do de um mddulo para a auralizacdo dos resultados também ¢ descrita.

0 INTRODUGCAO

O projeto AcMus, desenvolvido na Universidade de Sdo
Paulo sob a coordenacdo dos Professores Fernando lazzetta
(Escola de Comunicacdo e Artes) e Fdbio Kon (Instituto de
Matemitica e Estatistica) prevé a implementacdo de uma
plataforma computacional que inclua ferramentas para
medicdo e simulacdo de salas (veja [1]). O presente
trabalho descreve o desenvolvimento de dois métodos de
simula¢do, a serem incluidos na plataforma. Além dos
métodos de simulacdo computacional, uma ferramenta para
a auralizacdo das salas simuladas também foi desenvolvida
e € aqui brevemente descrita.

Ambos os métodos implementados sdo baseados em
principios geométricos para descrever a propagacio
sonora. Neste caso, fenOmenos tais como interferéncia
construtiva ou destrutiva de ondas ndo sdo levados em
consideragdo. As hipdteses assumidas para a teoria acustica

geométrica sdo razodveis em situacdes onde o
comprimento de onda € suficientemente menor do que as
dimensdes da sala, ou, sob outra ética, onde a densidade
modal € alta. Tal situacdo pode ser verificada através do
cdlculo da “freqiiéncia de Schroeder”, a partir de uma
relagdo que envolve o volume da sala e o Tempo de
Reverberagao.

Os métodos implementados foram o Método do Tragado
de Raios e o Método das Fontes Virtuais. Apesar de
semelhangas na formulacdo de ambos, a Resposta
Impulsiva resultante contém diferencas que podem ser
significativas, especialmente quando se tem o objetivo de
“auralizar” os resultados. Tais diferengas se referem a
resolucdo temporal da resposta, como pode ser visto na
apresentacdo dos resultados.

A “auralizacdo” de salas tem se tornado uma ferramenta
conveniente para vdrios objetivos, desde a simples
verificagdo do resultado de um projeto acustico at€ a
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elaboracdo de estudos psicoactsticos. O processamento de
sinais para realizar uma auralizacdo € baseado em
operacdes de convolucdo. Diferentes métodos para realizar
tal operacdo foram implementados e testados, com relacdo

a qualidade do resultado e ao tempo de processamento.

Para verificar a implementacdo dos métodos de
simulagdo computacional, resultados obtidos através dos
programas  desenvolvidos foram comparados com
medi¢des realizadas em vdrias salas (uma comparagdo
apresentada aqui). Tais comparacdes foram feitas em
termos de Respostas Impulsivas e pardmetros actsticos
objetivos.

1 METODOS DE SIMULACAO ACUSTICA

1.1 Metodo do Tracado de Raios

O Meétodo do Tragado de Raios é o mais tradicional,
entre aqueles baseados nos principios geométricos de
propagacdo sonora. Neste método, o percurso de raios
acusticos emitidos pela fonte sonora é seguido, até que sua
energia seja desprezivel, apos a perda durante a propagacao
e as reflexdes nas superficies internas a sala (atenuadas
através do coeficiente de absor¢do da superficie).

Em cada trecho de propagagdo, verifica-se se o raio
atinge uma esfera receptora. Quando isso acontece, a
energia do raio e a duragdo do percurso sdo registrados
para a posterior construgdo da Resposta Impulsiva.

Para gerar as diregdes iniciais dos raios a serem
seguidos, varios métodos podem ser utilizados, aleatorios
ou deterministicos. No programa implementado, utilizou-se
um método deterministico baseado na subdivisdo
geodésica de um icosaedro regular (conforme descrito em
[2]e [3]).

Em métodos geométricos de simulagdo, efeitos como
difusdo ou difragdo podem ser modelados de forma
simplificada. No método implementado, as reflexdes nas
superficies sdo modeladas como se ocorressem de forma
simétrica (especular) ou através de um modelo simples
para a reflexdo difusa. Para isso, um “coeficiente de
espalhamento” deve ser informado como dado de entrada.
Quando um raio incide sobre uma superficie, um niimero
aleatorio entre 0 e 1 ¢ gerado. Tal nimero ¢ comparado
com o coeficiente de espalhamento daquela superficie e,
caso ele seja menor, a reflexdo ocorre em um angulo
também aleatorio. Caso contrario, a reflexdo ocorre de
forma simétrica (com relacdo a dire¢do normal a
superficie).

A partir do registro do tempo de chegada de cada raio a
esfera receptora e de sua energia, determina-se a Resposta
Impulsiva para aquela posigao.

1.2 Meétodo das
Sources”)

O Método das Fontes Virtuais €, a principio, uma
alternativa para determinar o caminho dos raios refletidos
pelas superficies. A idéia bdsica do método € encontrar a
posicao das “imagens” da fonte sonora, com relagdo as
superficies, em uma analogia com a otica. Uma vez
encontradas as posi¢cdes das imagens, o problema se reduz
a determinar a contribui¢do de cada fonte sonora (original e
imagens) para a resposta acustica em um determinado
ponto (ouvinte ou receptor).

Fontes Virtuais (“Image-
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Apesar das semelhancas entre os dois métodos, existem
diferengas relevantes entre eles. Uma delas ¢ relativa a
resolugdo temporal da Resposta Impulsiva resultante. No
Método das Fontes Virtuais, essa resolu¢do pode ser tdo
alta quanto se queira. Se o usudrio desejar obter como
resultado um sinal (Resposta Impulsiva) com resolucdo de
0,02 ms, equivalente a uma freqiiéncia de amostragem de
44100 Hz, basta incluir este valor como dado de entrada.
Isto significa que o momento de chegada das reflexdes
pode ser previsto com maior precisdo. O Método do
Tragado de Raios possui uma limitagdo com relagdo a este
aspecto ¢ a resolug@o da resposta ¢ limitada pelo didmetro
da esfera receptora. Uma esfera de 10 mm de didmetro, por
exemplo, resultaria em uma Resposta Impulsiva com
resolucdo de 0,03 ms, aproximadamente.

Outro aspecto importante do Método das fontes Virtuais
¢ que este gera um algoritmo cujo tempo de processamento
cresce exponencialmente com a ordem de reflexdo (nimero
de vezes que cada raio ¢é refletido). Este fato impde
limitagdes ao uso do método, que € restrito a simulagdo de
salas pequenas e pouco reverberantes.

Uma das tarefas que consomem tempo ¢ a verificagdo da
“visibilidade” da fonte sonora ao ouvinte. Uma grande
parte das fontes virtuais ¢ invisivel ao ouvinte, mas o teste
de “visibilidade” deve ser aplicado a todas. Uma
alternativa para minimizar este problema ¢ proposta em [4]
e consiste em pré-calcular as fontes sonoras “visiveis” ao
ouvinte através do Método do Tragado de Raios. No
projeto aqui descrito tal implementacdo hibrida dos dois
métodos ainda nao foi feita, mas esta prevista.

2 AURALIZACAO

Desde que modelos em escala reduzida comecaram a ser
usados no processo de projeto acustico de ambientes,
desejou-se possibilitar a escuta do resultado previamente a
execucdo das obras. Os avangos tecnologicos e dos
métodos de simulagdo acustica das tltimas décadas
viabilizaram a realiza¢do deste desejo.

E possivel atualmente criar amostras sonoras de como a
musica ou a fala sera ouvida em uma sala ainda inexistente,
com alto grau de realismo. A técnica que torna isso
possivel ¢ chamada de “auralizagdo”, um nome alusivo a
contrapartida otica da visualizagao realista de um ambiente
ainda na fase do projeto.

Uma defini¢do bastante citada para a técnica ¢ proposta
em [5] e pode ser traduzida como: “Auralizagdo ¢ o
processo de tornar audivel, através de modelagem fisica ou
matematica, o campo sonoro de uma fonte no espago, de
forma a simular a experiéncia de audi¢do binaural em uma
certa posi¢ao do espago modelado.”

Em termos matematicos o processo pode ser representado
através da integral de Duhamel, que consiste na operagio
de convolugdo da Resposta Impulsiva entre a fonte sonora
¢ o receptor com um sinal de dudio anecdico. Tal Resposta
Impulsiva, neste caso, deve ser binaural, isto ¢, possuir dois
canais de audio que correspondem ao sinal acustico que
deve atingir o ouvido esquerdo e direito.

A Resposta Impulsiva binaural pode ser medida através
de uma cabega artificial ou real, com microfones
posicionados na entrada dos canais auditivos ou na posi¢ao
do timpano. Quando se trata de simulacdo acustica, esta
resposta deve ser obtida de outra forma. Nesse caso, cada
componente da Resposta Impulsiva simulada deve passar
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por uma operagdo de convolugdo com uma Resposta
Impulsiva binaural medida em cdmara anecdica. Toma-se,
para isso, uma resposta medida em uma direcdo
correspondente a chegada deste componente ao receptor.
Portanto, usa-se um banco de dados de Respostas
Impulsivas relativas a cabega, com resolugdo espacial
determinada pela malha de medicdo. Tais bancos de dados
sdo chamados de bancos de HRTF (de “Head Related
Transfer Function”, correspondente as respostas impulsivas
no dominio da freqiiéncia).

Um programa foi feito no ambito deste projeto para
determinar Respostas Impulsivas binaurais a partir
daquelas simuladas e realizar a convolugdo com arquivos
anecoicos de som. Para isso, utilizamos dois bancos de
HRTEF: um, cedido pelo “Institut fiir Technische Akustik”
da Universidade de Aachen (RWTH-Aachen) e outro, para
uso publico, provido pelo “Media Lab” do “Massachussets
Institute of Technology” [6].

Como a operagdo de convolugdo é basica no processo
para a obtencdo da Resposta Impulsiva binaural a partir de
simulagdo acustica, quatro diferentes métodos foram
implementados ¢ testados (para detalhes, veja [8]). Destes,
concluiu-se que um método no dominio do tempo pode ser
vantajoso em casos onde a Resposta Impulsiva tem poucos
componentes ndo nulos. Tal método usa uma propriedade
da operac@o de convolugdo para acelerar o processo:

S(t—t,)xs(t)=s(t—t,) )]

onde 4(t) é a fungdo Delta de Dirac.

Além deste, outro método eficiente é baseado no
algoritmo chamado de FFTW [7]. Os outros métodos
testados foram: 1) implementacdo direta da operacdo de
convolugdo e 2) implementagdo da operagdo de convolugao
através de algoritmo tradicional de Transformada Discreta
de Fourier.

3 RESULTADOS

Para verificar a implementacdo dos métodos de
simulacdo descritos, resultados de simulagdo de vdrias
salas foram comparados com medicdes (feitas de acordo
com a norma ISO 3382). Uma dessas salas foi o auditdrio
da Faculdade de Engenharia Civil, Arquitetura e
Urbanismo da UNICAMP, cujas principais dimensdes sdo
representadas na Figura 1.

Detalhes da construgdo sdo omitidos na figura. A drea
inclinada do piso € construida, na realidade, em patamares
que abrigam fileiras de cadeiras levemente estofadas. Uma
das paredes laterais e a parede ao fundo sdo construidas
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com blocos de concreto e sdo pintadas. A outra tem
aproximadamente metade de sua drea construida da mesma
forma e outra fechada por janelas, que eventualmente sdo
cobertas por uma cortina pldstica. A parede frontal também
tem os blocos de concreto pintados aparentes e possui uma
lousa instalada. O piso € revestido com “paviflex” e o teto
¢ de concreto pintado. O volume total do auditdrio € de
aproximadamente 690 m3.

A Tabela I apresenta os coeficientes de absorcdo
atribuidos a cada superficie. Esses coeficientes sdo
equivalentes a esta caracteristica para a banda de
freqiiéncia de 1000 Hz (1/1 oitava).

Tabela | Coeficientes de absorgao usados na simulagdo

computacional.
Area Material Coeficiente de
absor¢io
Parede lateral Bloco de concreto 0,07
direita, parede ao | pintado
fundo
Parede frontal Bloco de concreto 0,07
pintado-+lousa
Parede lateral Bloco de concreto 0,3
esquerda pintado+cortina
pldstica
Area entra palco e | Paviflex 0,05
assentos
Palco Paviflex+mdveis 0,2
Publico Paviflex+assentos 0,5
levemente
estofados
Teto Concreto pintado 0,05

A Resposta Impulsiva simulada através do Método do
Tragado de Raios ¢é apresentada na Figura 2, comparada
com aquela medida para a mesma posi¢do. Observa-se que
o aspecto de ambas é similar. Note que a resolugdo da
resposta simulada € limitada pelo didmetro da esfera
receptora, estabelecido em 0,1 m (correspondente a um

intervalo de tempo de aproximadamente 0,3 ms).

Um dos pardmetros para o programa de Tragado de
Raios € o nimero de raios a serem seguidos. No caso
analisado este nimero foi de 100.000 raios.

A Figura 3 mostra um detalhe do mesmo tipo de
comparagdo, agora para o resultado obtido com o Método
das Fontes Virtuais.

|
m_—! 2,0 3.0

9.8

3.3

Figura 1 Representagao do auditério utilizado na comparagdo. Dimensdes em metros.
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Figura 2 Respostas Impulsivas medida e simulada através do Método do Tragado de Raios.
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Figura 3 Detalhe do trecho inicial das Respostas Impulsivas medida e simulada através do Método das Fontes Virtuais.

Observa-se, na Figura 3, a semelhanga entre as primeiras
reflexdes presentes na medi¢do e na simulacdo realizada
através do Método das Fontes Virtuais, onde a ordem
mdxima de reflexdo considerada foi 10.

Tal ordem de reflexdo, no entanto, ndo € suficiente para
garantir que a Resposta Impulsiva seja determinada de
forma correta. De acordo com previsdes baseadas em [8], a
ordem de reflexdo a ser considerada neste caso deve ser
maior do que 60. Isso, no entanto, seria invidvel, devido ao

alto tempo computacional necessdrio para o processamento
através deste método. A Figura 4 mostra uma comparagao
entre o decaimento sonoro obtido a partir da Resposta
Impulsiva simulada através do Método das Fontes Virtuais
e aqueles previstos para diferentes ordens de reflexao.
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Figura 4 Curva de decaimento simulada através do Método das Fontes Virtuais, com ordem de reflexdo igual a 10, comparada
aquelas previstas para diferentes ordens de reflexao.
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Figura 5 Curvas de decaimento simuladas e medida.

A partir das Respostas Impulsivas pode-se determinar Tabela Il Resultados relativos a reverberagdo, obtidos a partir da
. A . Resposta Impulsiva medida e simuladas para o Auditério da FEC
curvas de d~eca1mento € pardmetros relatl\{os ao Tempo de (1000 Hz, banda de 1/1 oitava).
Reverberagdo da sala. As curvas de decaimento obtidas a
partir das simulagdes e da medi¢do sdo apresentadas na
Figura 5. Os pardmetros obtidos das simulacdes e das
medi¢des sdo apresentados na Tabela I1.
O pardmetro “Early decay Time” refere-se ao tempo de EDT (s) 1,33 1,05 0,69
reverberacio determinado a partir dos trecho entre 0 e -10
: Tio (s) 1,36 1,31 0,79
dB, da curva de decaimento. Da mesma forma, T ¢ T
referem-se ao tempo de reverberagdo determinado entre -5 Ty (s) 1,55 1,77 0,74
e-15dB e -5 e -25 dB, respectivamente.

Medido Tracado de Fontes
Raios Virtuais
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Figura 6 Detalhe da Resposta Impulsiva binaural (simulada).

Para ilustrar o processo de auralizacio, a Figura 6 mostra
o som direto e a primeira reflexdo contidos em uma
Resposta Impulsiva simulada, apds a convolucdo com o
filtro de HRTF. Neste caso, a fonte sonora se encontra na
regido a direita e a frente do ouvinte. Os sons chegam
primeiro ao ouvido direito e depois ao ouvido esquerdo,

como € de se esperar.

4 CONCLUSOES

A Tabela II indica que o Método do Tracado de Raios
proporciona resultados semelhantes aos medidos, mas com
uma discrepancia maior para EDT. Apesar do programa ter
a capacidade de considerar efeitos de reflexdo difusa, tal
recurso ndo foi utilizado nesta simulacdo. Novas
simulacGes serdo realizadas para avaliar se os resultados
para este parametro se aproximam mais do valor medido.

Os resultados obtidos através do Método das Fontes
Virtuais ainda ndo sdo satisfatérios. Verificagdes feitas
com decaimentos esperados, determinados teoricamente,
indicam que este foi corretamente implementado e que o
desvio percebido € conseqiiéncia da baixa ordem de
reflexdo utilizada nas simulagées (veja [8]). Este fato limita
a aplicacdo do método em salas com muitas superficies e
com Tempo de Reverberacgao elevado.

Percebeu-se, portanto, que o Método do Tragado de
Raios é capaz de prever o comportamento geral da
Resposta Impulsiva. H4 uma limita¢do, no entanto, baseada
na resolugdo maxima alcangada, relacionada ao diametro

do receptor, dada por:

At=dc, @)
onde d é o didmetro do receptor e ¢ ¢ a velocidade do
som no meio.
Por outro lado, a Resposta Impulsiva obtida através do
Método das Fontes Virtuais, apesar da limitagdo imposta
pela impossibilidade de considerar ordens de reflexdo mais

altas, mostra o potencial do método em prever de forma
mais precisa a distribuicdo das primeiras reflexdes.

5 COMENTARIOS FINAIS

Pequenas alteracées e ajustes tém sido feitos nos
programas descritos. Uma forma hibrida, conforme
mencionado, serd implementada em breve, para viabilizar o
uso do Método das Fontes Virtuais em um universo maior
de problemas. O programa que utiliza o Método do
Tragado de Raios vem sendo aprimorado para considerar a
diretividade das fontes sonoras.

Testes subjetivos deverdo ser feitos para verificar se a
diferenca relativa a resolucdo das Respostas Impulsivas
simuladas através dos diferentes métodos € perceptivel a
audi¢do humana.

Os programas descritos serdo em breve disponibilizados
na pdgina eletrébnica do AcMus e no endereco www.e-
science.unicamp.br/ppa , com seus respectivos tutoriais.
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RESUMO

Este trabalho implementa na forma de plugin VST (Virtual Studio Technology) trés técnicas para reducao
de ruido de fundo em sinais de dudio: subtracio espectral, filtragem de Wiener e wavelet shrinkage. O
plugin tem quatro modos de operagdo: o primeiro extrai informagdes do ruido e os outros trés imple-
mentam os métodos de tratamento. O funcionamento se dd em tempo real, e o usudrio pode controlar
dois pardmetros: o tamanho da janela de andlise e um parametro « para ajuste fino da quantidade de
reducdo de ruido. Além disso, foram implementados um pré- e um pés-equalizador para complementar
o0 processo de restauracao.

0 INTRODU(}AO O ruido de fundo, também chamado de hiss, tem
caracteristicas que tornam seu tratamento mais com-
plicado do que o dos outros dois. A primeira delas é
que ele estd presente todo o tempo, de modo que é ne-
cessdrio interferir em todo o sinal, o que torna mais alta
a probabilidade de se provocar degradagdes inexistentes
anteriormente. Além disso, geralmente possui banda
larga, impossibilitando, assim, o uso de um filtro linear
fixo.

Este trabalho tem como objetivo implementar um
sistema para tratamento de ruido de fundo na forma de
plugin VST!, contemplando trés métodos de redugio
de ruido da literatura [1] e equalizag@o auxiliar. A meta

Gravagdes de dudio estdo freqiientemente sujeitas a
ruidos indesejados. Seja por defeitos nos transdutores
de entrada (microfones), na midia (vinil, fita, CD etc.),
nos amplificadores ou nos transdutores de saida (cai-
xas acusticas), as chances de se ouvir uma musica com
imperfeicdes que ndo estavam presentes no momento
da geracdo do sinal é bem alta.

Na era do dudio digital, a representacio em bits re-
duziu bastante esses problemas. Surgiu, entdo, 0 novo
desafio de digitalizar gravagdes da era analdgica redu-
zindo os defeitos inerentes aos discos analdgicos e fi-
tas magnéticas. Os defeitos mais comuns em gravacdes

analégicas pOdem ser agrupados em trés tipOS: ruido !Virtual Studio Technology. VST is a trademark of Steinberg Me-
impulsivo, pulsos longos e ruido de fundo. dia Technologies GmbH.
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final é construir uma plataforma que possibilite a adicao
posterior de novos métodos de tratamento, incluindo os
que operam no dominio do tempo. Portanto, aqui o foco
ndo estd nos métodos e no seu desempenho, mas sim na
implementagao.

No contexto deste trabalho:

* Plugin = Software cujo funcionamento depende de
um software hospedeiro. Ele recebe as amostras de
dudio, processa-as e as devolve ao host.

* Host = Programa de edicdo e gravacdo de dudio,
normalmente multipista, que permite associar um
plugin a uma determinada pista, fazendo com que
as amostras do sinal contidas nela passem pelo
plugin antes de irem para a saida. O host pode
ser compativel com o protocolo VST.

O uso de plugins € hoje muito difundido no mercado
de dudio digital. Eles sdo vantajosos para os desenvol-
vedores, por permitirem que estes ndo mais precisem
se preocupar com aspectos de entrada e saida, que nor-
malmente sdo especificos de cada sistema; e para os
usudrios, que podem se especializar no uso de uma pla-
taforma de edic@o (host) e escolher apenas os plugins
que lhes forem tteis.

Existem algumas alternativas de protocolos de plu-
gins disponiveis, além do VST: AU (Audio Unit), RTAS
(Real Time Audio Suite), LADSPA (Linux Audio De-
veloper’s Simple Plugin API) e DirectX. Considerando
o fato de se tratar de um protocolo aberto, aceito pela
maior parte dos hosts, e multiplataforma, o VST € a
melhor escolha entre os protocolos citados.

Dentre os hosts mais difundidos, somente um deles,
0 mais caro e mais usado em estudios profissionais, ndo
é compativel com o VST. Entretanto, existem plugins
wrappers que contornam este problema, fazendo uma
espécie de interface entre protocolos.

O artigo estd assim organizado: a Secdo 1 des-
creve os blocos que constituem o sistema, dele forne-
cendo uma visdo geral; na Secdo 2, sdo apresentados 0s
métodos de restauracdo implementados, e na Secdo 3
os equalizadores; apds a discussdo da implementacdo
do plugin via protocolo VST na Secdo 4, faz-se uma
avaliagdo dos resultados na Secdo 5; por ultimo, a
Secdo 6 lista possiveis continuagdes do trabalho.

1 VISAO GERAL DO SISTEMA

A Figura 1 mostra um diagrama em blocos do sis-
tema. Ele pode ser dividido em trés partes principais:
um pré-equalizador, a aplicagdo da técnica de trata-
mento e um pds-equalizador. Além disso, ha um bloco
auxiliar capaz de calcular o espectro de um sinal e
grava-lo em um arquivo. Caso haja um trecho do sinal
contendo apenas ruido, a informagdo de seu espectro
poderd ser usada na restauracao.

Além dos ganhos nas diversas bandas dos equa-
lizadores, o usudrio deverd fornecer mais quatro
pardmetros:

PLUGIN VST PARA REMOGAO DE RUIDO DE FUNDO

* Modo de operacao

Subtracdo espectral, filtragem de wiener, wavelet
shrinkage ou andlise de ruido.

¢ Tamanho da janela

O tamanho da janela de andlise utilizada nos
métodos de restaurac@o e na andlise do ruido.

¢ Intensidade de remocao do ruido («)

Um pardmetro de ajuste, que regula a intensidade
da atuacdo do método de tratamento de ruido de
fundo ao sinal. Se o = 0, nenhum tratamento é
realizado. Aumentando-se esse valor, o método
retira cada vez mais ruido; a partir de certo ponto,
o préprio sinal comega a ser degradado.

* Tipo de ruido a ser utilizado

O usudrio escolhe se quer utilizar o ruido analisado
ou supor ruido branco, nos métodos espectrais.

Desta forma, espera-se conseguir uma boa usa-
bilidade do plugin, fornecendo ao usudrio diversos
parametros e mostrando os resultados sem laténcia per-
ceptivel. Uma vez que o processamento ¢é realizado a
medida que o programa host reproduz o sinal musical,
pode-se caracterizar, com alguma licenga de terminolo-
gia, o funcionamento do sistema de restauragdo como
sendo “em tempo real”.

2 METODOS DE TRATAMENTO DE RU-
iDO DE FUNDO

Os métodos de tratamento de ruido de fundo aqui
utilizados baseiam-se naqueles abordados em [1]: dois
sao baseados no espectro [2] e um, na discrete wavelet
transform (DWT) [3].

2.1 Meétodos baseados no espectro

Escrevendo-se o sinal contaminado como
y[n] = x[n] + r[n], ¢))

onde z[n] é o sinal original e r[n] é o ruido aditivo, po-
demos admitir que x[n] e r[n] sdo amostras dos proces-
sos aleatérios X[n] e R[n], ndo-correlacionados e de
média zero. Assim, o espectro de densidade poténcia
do processo corrompido é dado por:

Syy () = Sxx () + Srr(Q), (2

onde Sxx () é o espectro de densidade poténcia do
processo original e Spr(€2) é o espectro de densidade
poténcia do processo de ruido.

A estimativa de Syy (€2) pode ser obtida através
da andlise do proprio sinal. A estimativa de Spr ()
pode ser obtida ou através da andlise de um trecho con-
tendo apenas ruido (tipicamente no comeg¢o ou no final
da gravacdo) ou entdo considerando-se que o ruido é
branco e possui espectro constante.
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Figura 1: Diagrama em blocos simplificado do sistema de reducéo de ruido de fundo, onde y[n] é o sinal corrom-
pido € Yqen[n] € o sinal tratado. O diagrama ndo inclui a entrada de pardmetros externos aos blocos.

2141

A estimativa pratica da densidade espectral de
poténcia Syy (€2) de um processo aleatério Y [n] pode
ser feita facilmente, se valer a hipétese de que durante
um intervalo de W amostras o processo Y (£2) é esta-
ciondrio no sentido amplo e ergddico. Separa-se um
trecho de W amostras do sinal y[n| multiplicando-o por
uma janela suavizadora wy [n] (de Hamming, neste tra-
balho) com esse comprimento; e aplica-se a DFT (dis-
crete Fourier transform) ao resultado, mais uma even-
tual normalizag@o:

Y[k] = DFT (W) . 3)

Consideracoes praticas

Nesse caso, M é o tamanho da DFT, ajustado para a
primeira poténcia de 2 igual ou superior a W para per-
mitir o uso de um algoritmo rapido (FFT - fast Fourier
transform). Uma versdo amostrada de Sy (€2) pode,
agora, ser aproximada pelo espectro de energia |Y[k]|?
desse segmento de y[n].

Caso o usudrio opte por analisar o ruido, basta que
selecione um trecho suficientemente longo contendo
somente ruido. Por um processo similar ao descrito
acima, o plugin calcula uma estimativa de Srr({2) pela
média dos valores de |R[k]|? calculados por 100 jane-
las.

Caso o usudrio deseje considerar o ruido como
branco e utilizar um valor fixo para estimar Srr (),
faz-se na primeira janela uma estimativa da poténcia
do sinal contaminado e adota-se um valor constante
para |R[k]|> 20 dB abaixo daquele valor. Este va-
lor € arbitrdrio e o usudrio podera ajusta-lo através do
parametro a.. Caso o inicio do trecho contenha amos-
tras nulas, ndo ocorrerd o tratamento. Este problema
podera ser solucionado com a utilizagcdo de métodos de
estimag@o do espectro do ruido sem a necessidade de
haver trecho contendo somente ruido [4].

As subsegoes 2.1.2 e 2.1.3 utilizam as varidveis aqui

definidas. O processamento ¢ realizado em blocos com
sobreposi¢cao de 50%.

2.1.2 Subtragao espectral
Da equacio (2), podemos imediatamente escrever:

Sxx(Q) = Syy(Q) — Srr(2). 4)

Esta € a base do algoritmo, que foi implementado
da seguinte maneira:

|Yaen[K]| = V/IY[K]? — min ([Y k]2, o[ RIK]]2), (5)

£LYaenlk] = LY [K], (6)

sendo Yge, [k] a DFT do sinal restaurado. O fator o > 0
permite que o usudrio regule a redu¢do de ruido empiri-
camente. No caso em que «|R[k]| > |Y[k]|. o ganho é
forcado a zero. E o sinal restaurado € obtido pela DFT
inversa:

Yden[n] = IDFT(Yqen[k]). (7

Deve-se notar que este método nao estima a fase do
sinal restaurado, uma vez atua somente sobre o modulo
do sinal. Reutiliza-se, por isso, a propria fase do sinal
degradado. Este é um ponto fraco da subtracio espec-
tral.

2.1.3 Filtragem de Wiener

O filtro de Wiener é muito utilizado em aplicacdes
de eliminacdo de ruido. Para o problema descrito no
inicio da Secdo 2.1, ele € o filtro que minimiza o erro
quadrdtico médio da estimativa de x[n] a partir de y[n],
e tem funcdo de transferéncia

H = X _ Syy(©Q) — Spr(@)

®)

Syy(Q) Syy (Q)
Implementou-se o filtro de Wiener na forma abaixo:
. alR[K]|?
Yaenlk] = Y[k] |1 — 1, )
de [k‘.] [ ] |: min < ‘Y[k]|2 (9)
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sendo Yge, k] a DFT do sinal restaurado. O fator oz > 0
permite que o usudrio regule a redu¢do de ruido empiri-
camente. No caso em que | R[k]| > |Y'[k]|, o ganho é
forcado a zero. E o sinal restaurado é obtido pela DFT
inversa:

Yden|n] = IDFT (Yaen[k]). (10)

Novamente, o sinal restaurado reaproveita a fase do
sinal degradado.

2.2 Wavelet shrinkage

A Discrete Wavelet Transform (DWT) [3] repre-
senta um sinal continuo no tempo pela ponderacdo de
versoes escaladas e transladadas de uma funcdo deno-
minada wavelet-mae, geralmente de suporte finito. Os
coeficientes de ponderagdo que compdem a transfor-
mada sao discretos, pois os fatores de escala e as par-
celas de deslocamento também o sdo. Quanto mais a
funcdo wavelet-mae se parecer com o sinal, mais com-
pactamente ele sera representado pela DWT, isto é, me-
nos coeficientes com valores significativos serdo ne-
cessarios para aproxima-lo. Sob algumas hipdteses de
aproximacao, os coeficientes da DWT podem ser cal-
culados diretamente a partir da versdo amostrada do si-
nal. E finalmente, a transformacdo assim definida pode
ser convenientemente implementada em blocos, con-
vertendo um vetor com N amostras do sinal y[n] num
outro vetor com /N amostras de sua versio transformada
D[k]. Assim, com certa liberdade de notacdo, pode-se
representar o resultado da DWT do segmento corres-
pondente do sinal y(¢) como:

D[k] = DWT(y[n)). (11)

Remetendo mais uma vez ao problema descrito no
inicio da Sec¢do 2.1: o método wavelet shrinkage se ba-
seia no fato de que se uma wavelet-mae representa bem
o sinal z[n] e mal o ruido r[n] (o que ¢ particularmente
verdade se este € branco e descorrelacionado do sinal),
os coeficientes elevados da DWT correspondente de-
vem estar associados ao sinal, e os residuos de pequena
amplitude devem estar associados ao ruido. Propde,
entdo, a aplicacdo de um limiar § sobre os coeficientes
da DWT, tal que:

se D[k] > M\ D'[k] = D[k]
se D[k]

onde D'[k] sdo os coeficientes apds a wavelet sh-
rinkage, e ¢(-) é uma funcdo atenuadora tal que
|g(D[k])| < |D[k]|. Se g(DI[k]) = 0, esse procedi-
mento é chamado de hard-thresholding.

Neste trabalho, implementou-se hard-thresholding,
sendo o limiar calculado segundo

A =oV2In W,

sendo W o tamanho de cada bloco do sinal e o o desvio-
padrao do ruido. O processamento ¢ feito em blocos
com sobreposi¢ao de 50%.

(12)

PLUGIN VST PARA REMOGAO DE RUIDO DE FUNDO

Analogamente ao que se fez para os métodos espec-
trais, neste plugin, A é pré-multiplicado por o > 0 para
permitir que o usudrio ajuste empiricamente o limiar.
Naturalmente, apds a obtengdo dos coeficientes D’[k],
obtém-se o sinal tratado yqen[1] pela DWT inversa:

Yden|n] = IDWT(D'[K]). (13)

3 PRE- E POS-EQUALIZADORES

O sinal de dudio degradado freqiientemente possui
distor¢des em seu espectro, em relacdo ao som efetiva-
mente emitido por ocasido da gravagao, principalmente
se digitalizado a partir de uma midia analdgica. As-
sim, um equalizador sempre deve fazer parte de um sis-
tema de restauracdo. Além de atuar no equilibrio das
freqiliencias originais, os equalizadores também podem
ajudar na restauracdo propriamente dita.

Em muitos casos de gravagdes degradadas, a
informacao espectral do dudio de interesse esta restrita
a uma faixa de freqiiéncias, enquanto o ruido de fundo
se espalha por todo o espectro. O pré-equalizador pode
ser utilizado para retirar do sinal faixas de freqiiéncia
que contenham somente ruido. Isto pode permitir a
reducdo da intensidade da intervengdo automadica no si-
nal.

Os métodos de tratamento descritos acima podem
gerar efeitos ndo desejados no sinal. No caso da
subtragdo espectral e do filtro de Wiener, que atuam
diretamente no dominio da freqiiéncia, pode ocorrer o
chamado ruido musical. Este tipo de ruido € causado
por pequenos picos isolados deixados no espectro como
residuo do tratamento; ele é especialmente perturbador
por conter componentes tonais. O pds-equalizador pode
amenizar ou até mesmo eliminar este problema.

Os dois métodos baseados na freqiiéncia ja realizam
uma DFT, como mostrado acima. Assim, se imple-
mentados nesse dominio, os equalizadores adicionam
pouquissima complexidade computacional ao sistema,
apenas pela aplicacdo de ganhos nas bandas da DFT.
Foi a solu¢do adotada.

Para cada equalizador, sdo dados ao usudrio 10 con-
troles de ganho, cada um correspondendo a uma oitava
do espectro. As faixas de atuacdo de cada ganho sio ob-
tidas dividindo-se a freqiiéncia maxima de 22,05 kHz
(metade da freqiiéncia de amostragem do sinal de en-
trada) sucessivamente por dois. Os ganhos fornecidos
pelo usudrio sdo, entdo, atribuidos aos canais da FFT
contidos em cada faixa. Para evitar mudancas abruptas,
é feita uma suavizagdo da curva pela simples média dos
3 valores adjacentes:

kE— 1]+ glk] + g[k + 1]
3

onde g[k] é o ganho fornecido pelo usudrio e ¢'[k] é
o ganho que serd de fato atribuido ao k-ésimo canal
da DFT. A Figura 2 exemplifica o esquema acima para
uma DFT de tamanho 2048. Vale ressaltar que os ga-
nhos sdo fornecidos em dB, numa faixa de -12dB a

g1k =9 (14)
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Figura 2: Ganhos do equalizador - exemplo.

+12dB, o que resulta num ganho ou atenua¢do na am-
plitude de até 4 vezes.

4 IMPLEMENTACAO

Além do fato de o VST ser um dos padrdes do mer-
cado, outro ponto contruibuiu para a decisd@o da sua
escolha para implementacdo deste trabalho. O Soft-
ware Development Kit (SDK), c6digo necessario para
se desenvolver o plugin, pode ser obtido e usado li-
vremente [5], ao contrdrio do que ocorre com outros
padrdes. Além disso, um plugin que utilize o SDK pode
ser distribuido ou comercializado sem restricdes, apesar
de o VST ser uma marca registrada por empresa pri-
vada.

Existe, porém, um pequeno problema em relacao
a licenca do SDK. Seu cédigo ndo pode redistribuido,
mesmo que inalterado. Como todo plugin VST contém
o c6digo do SDK, a distribuicdo desses plugins como
open-source (de cédigo aberto) fica dificultada. Isso
pode se constituir num entrave aos novos programado-
res.

Um comentdrio adicional: a comunidade de desen-
volvedores € bem ativa, e os proprios mantenedores do
padrao participam dela. O forum de discussao associ-
ado constitui uma grande base de dados onde dividas
podem ser sanadas [6].

A seguir, € feita um descricdo dos topicos de
implementagdo de maior interesse, neste trabalho.

4.1 Funcao processReplacing

Esta € a principal funcdo de um plugin VST. O host
a chama repetidas vezes durante a reproducdo do si-
nal sonoro, fornecendo como argumentos um ponteiro
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para as amostras da entrada, outro para as de saida e o
nimero de amostras N5 que podem ser acessadas.

O numero N de amostrar que chega a cada cha-
mada da fun¢@o nao € fixo. Ele pode variar, dependendo
do host ou até mesmo dentro de um mesmo host. Por
outro lado, todo o processamento precisa ser feito em
janelas cujo tamanho W € escolhido pelo usudrio. As-
sim, a menos que N, = kW, k inteiro, devemos arma-
zenar amostras entre as chamadas da funcao processRe-
placing.

Safda

[

o Wz W 3Wwa
| | | | - t
| | I | =
|
B,
Tafuaf
BIJ+BBJ

Figura 3: By, By: Buffers; Efeito da sobreposicao de
janelas. Bj: Segunda metade do Buffer 1 processado;
B! Primeira metade do Buffer 2 processado;

Outro ponto a ser considerado € a sobreposicdo de
50% entre as janelas de andlise. As amostras de uma
janela s6 podem enviadas a saida depois que a janela
seguinte tiver sido processada, para que a soma das par-
celas sobrepostas seja efetuada. Isto resulta num atraso
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intrinseco ao sistema de W amostras, como mostrado
na Figura 3.

Para lidar com essa situag@o, foram implementados
dois buffers. Enquanto o inicio do primeiro é preen-
chido com as amostras que chegam, o segundo recebe
as mesmas amostras, mas comeca a ser preenchido pela
posicdo central. Isto garante que sempre teremos as
mesmas amostras na primeira metade de um buffer e
na segunda metade do outro. Como o janelamento foi
feito utilizando a janela de Hamming, garante-se que
sem processamento a soma dos buffers sobrepostos re-
constréi perfeitamente o sinal. A seguir, a descri¢do do
algoritmo correspondente:

nl = 0;
n2 = W/2;
for (i = 0; i<Ns; i++) {
bufferl[nl] = entradali];
buffer2[n2] = entradali];
if (nl == W) {
processe (bufferl);
for(j = 0; J<W/2; Jj++)
saida[j] = bufferlprocessadol]]

+ buffer2processado[j+W/2];

nl = 0;

}

if (n2 == W) {
processe (buffer2);
for(j = 0; J<W/2; j++)

saida[j] = buffer2processadol[j]
+ bufferlprocessado[j+W/2];

nl++;
n2++;
}

4.2 Interface Grafica

A interface grifica do sistema, mostrada na Fi-
gura 4, foi desenhada utilizando a biblioteca VST-
GUI [7]. Esta € escrita em C++ e foi especialmente
desenvolvida para uso em plugins VST, possuindo clas-
ses para a criagdo de controles como sliders, knobs ou
switches.

Neste plugin, foram utilizados sliders verticais para
os equalizadores, para o parametro « e para tamanho da
janela de andlise. Para a escolha do modo de funciona-
mento e do tipo de ruido a ser utilizado, foram usados
switches horizontais.

4.3 Transformada rapida de Fourier

A equalizacdo e os métodos de subtracio espectral
e filtragem de Wiener sdo realizados no dominio da

PLUGIN VST PARA REMOGAO DE RUIDO DE FUNDO

Moies [T——| AGWN

Noiss  Spectral Wisner Wavalet
Datsction Subtraction Fillar Shrinkage

Figura 4: Interface grafica do plugin

freqiiéncia. Para tal, utilizou-se a biblioteca FFTW [8],
que realiza o algoritmo da FFT (fast Fourier transform,
versdo rapida da DFT) de maneira otimizada para cada
processador.

O tamanho da janela de andlise é definido pelo
usudrio, no entanto a DFT é realizada sempre com
o tamanho da menor poténcia de 2 acima de W,
para diminuir sua complexidade. Vale ressaltar que
a DFT implementada pela biblioteca ndo realiza ne-
nhuma normalizacdo; por isso suas amostras de saida
foram divididas pelo tamanho da transformada.

4.4 Discrete wavelet transform

O cddigo para implementacao da DWT foi retirado
do livro Numerical Receipes In C [9]. Foi utilizada
a funcdo-mae Daubechies 44. Assim como no caso
da FFT, o tamanho do vetor de entrada deve ser uma
poténcia de 2 para que seja usado um algoritmo mais
eficiente.

Um préximo ajuste no sistema seria deixar outras
funcdes-mae disponiveis para que o usudrio possa es-
colher a mais adequada ao sinal.

5 RESULTADOS

O plugin aqui descrito foi utilizado para reali-
zar alguns testes de reducdo de ruido sobre sinais re-
ais. Obteve-se operacdo em tempo real para os trés
métodos, e o resultado dos ajustes dos parametros pode
ser ouvido online. Os equalizadores também se mos-
traram de grande valia, ji que o simples resgate do
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equilibrio espectral de um sinal degradado ja proporci-
ona uma sensacao auditiva mais agraddvel. Além disso,
houve casos em que a forte incidéncia de ruido nas ex-
tremidades do espectro pdde ser amenizada diretamente
com o pré-equalizador, sem afetar sensivelmente o si-
nal.

De acordo com testes subjetivos informais, os re-
sultados do processamento pelos diversos métodos con-
firmaram as expectativas. A subtracdo espectral e
o filtro de Wiener mostraram resultados préximos.
Aumentando-se «, para sinais com SNRs mais baixas,
percebe-se primeiro a ocorréncia de ruido musical, de-
vido ao residuo de ruido, que forma pequenos picos no
espectro. Apds um certo valor de «, o ruido musical
¢ eliminado, ao custo de se impor distor¢do ao sinal,
notadamente um abafamento, ja que se eliminam com-
ponentes de alta freqiiencia, que normalmente possuem
menor energia. Fica claro que a eliminacdo do ruido
musical € uma meta a atingir, permitindo trabalhar com
menores valores de a.

Apenas como ilustragc@o, as Figuras 5, 6 ¢ 7 mos-
tram um exemplo simples de processamento por um
método espectral. A Figura 5 mostra um trecho de uma
gravagao de clarinete. A este sinal foi adicionado ruido
branco gaussiano com média zero de modo a simular
uma razao sinal-ruido de 20dB, gerando o sinal da Fi-
gura 6. O sistema analisou o ruido e efetuou o trata-
mento utilizando a subtrag@o espectral com uma janela
de 1024 amostras e um fator @ = 4. O resultado pode
ser observado na Figura 7.

O método wavelet shrinkage mostrou-se pouco efi-
caz em termos da rejeicdo de ruido, numa primeira
seqiiéncia de testes. Contudo, dois fatores a tornam
uma solucdo bastante promissora:

* E possivel buscar uma familia de wavelets a em-
pregar na DWT que seja mais adequada ao tipo de
sinais sob processamento.

 Por atuar eliminando parcelas da aproximagdo, o
tipo de efeito causado sobre o sinal pode soar mais
natural, ou menos incomodo, do que os gerados
pelos outros métodos. Isso ird depender da familia
de wavelets utilizada.

O plugin estd disponivel em versdo alfa, jun-
tamente com instru¢cdes de uso e instalacio, em
http://www.lps.uftj.br/~alan.

6 TRABALHOS FUTUROS

Dispondo-se do sistema-base para os métodos de
restauracdo, o préximo passo € aprimorar a remocao de
ruido propriamente dita, o que passa por duas fases.

Na primeira, € possivel tornar mais flexiveis e ro-
bustas as técnicas ja implementadas. Pode-se, por
exemplo: permitir a escolha do tamanho da DFT, de
outras janelas que nido a de Hamming, do fator de
superposi¢do entre blocos, de outras funcdes atenuado-
ras na “wavelet shrinkage” etc.; atacar especificamente

PLUGIN VST PARA REMOGAO DE RUIDO DE FUNDO
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Figura 5: Trecho de uma gravacio de clarinete.

Clarinete Corrompido com Ruido Branco
T T T

03[

0.2r

0.1r

3
2
= 0
£
<
-0.1
-0.2
-0.3 I I I I I ]
0 50 100 150 200 250 300
Amostras
Figura 6: Clarinete corrompido com ruido branco
(AWGN).

Clarinete Tratado com Subtragao Espectral com fatoro. = 4
T T T T T
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Figura 7: Clarinete tratado utilizando a subtragdo es-
pectral, com fator o = 4.

o ruido musical, caracteristico dos métodos espectrais
de reducdo de ruido, com a aplicacao de uma média ou
mediana entre frames contiguos do sinal [2], ou com o
método de Ephraim-Malah [10].

Na segunda, serdo acrescentados métodos alterna-
tivos de reducdo de ruido. Em [4], por exemplo,
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descreve-se um algoritmo para deteccdo da envoltéria
espectral do ruido que pode ser combinado aos métodos
espectrais para evitar que se precise dispor de um trecho
contendo somente ruido.

Outro campo bastante promissor parece ser o da
analise senoidal: nesse caso, a filosofia é retirar o si-
nal original, e ndo o ruido, do sinal corrompido [11].
Além disso, hd a possibilidade de se usar métodos no
dominio do tempo, como os baseados na filtragem de
Kalman [12].

Em todas estas propostas, é preciso ndo perder
de vista o compromisso entre remocdo de ruido e
degradacdo do sinal original.
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RESUMO

Este trabalho é motivado pela necessidade de avaliacdo de métodos de restauracdo de dudio através
de medidas objetivas da qualidade dos resultados obtidos. O PEAQ é um avaliador objetivo de base
psicoacustica definido pela ITU que mede a diferenca pecebida entre um sinal de referéncia e sua versao
submetida a um codec com perdas. Aqui investiga-se o uso do PEAQ na medida da qualidade de sinais
contaminados por ruido nio originario de codificacdo, pela comparacio de seus resultados com os de
testes subjetivos realizados em condi¢des controladas.

0 INTRODUCAO

Meétodos confidveis de avaliagdo de qualidade de
dudio s@o objeto de pesquisa hd décadas. Numa pri-
meira fase, foram motivados pela necessidade de se
avaliar a fidelidade dos sistemas de armazenamento e
reproducdo de dudio, conforme iam sendo desenvolvi-
dos. Na era digital, a necessidade de se avaliar a trans-
paréncia dos métodos de compressao de dudio com per-
das deu nova motivacdo a drea. Contudo, o horizonte
de aplicacdo dos métodos de avaliagdo de qualidade
se estende a outras dreas, que vao da restauracdo de
gravacdes musicais histdricas a difusdo de dudio pela
Internet.

Na medida em que sdo baseados na avaliagdo di-

reta do som por pessoas, os chamados métodos sub-
jetivos de avaliacdo de qualidade de dudio produzem
resultados mais acurados e coerentes com a qualidade
percebida pelo ouvinte médio. J4 foram desenvolvidas
padronizagdes para esse tipo de avaliacdo [1], que en-
tretanto recaem em duas dificuldades: reunir um grupo
numeroso de individuos com audi¢do seleta para reali-
zar os testes e garantir certas condi¢des repetiveis para
os testes e o ambiente. Tais fatores tornam os métodos
subjetivos custosos e demorados.

Esse problema motivou o desenvolvimento de
métodos objetivos que realizassem a avaliagdo de qua-
lidade dispensando a participag¢@o de pessoas, ou seja,
através do processamento computacional dos sinais de
dudio. Medidas diretas tradicionais como a razdo sinal-
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ruido (SNR) sdo incapazes de discernir ruido audivel
de ruido inaudivel. Por isso, os métodos objetivos
de avaliacdo de qualidade de dudio foram aprimorados
pela inser¢@o de critérios psicoacusticos: a meta € ava-
liar a qualidade percebida, emulando o julgamento hu-
mano. Objeto da literatura desde a década de 80 [2],
esses métodos usualmente medem a diferenca perce-
bida entre o sinal a avaliar e um sinal de referéncia
(em vez de sua diferenca absoluta). Em 1998, a ITU
(International Telecomunication Union) padronizou na
recomendacdo BS.1387 [3] o avaliador PEAQ (Percep-
tual Evaluation of Audio Quality), combinando o traba-
lho de diversos pesquisadores na area.

O PEAQ se tornou referéncia na avaliacdo objetiva
de sinais de 4udio de alta qualidade. Assim como a
maior parte dos avaliadores objetivos envolvidos no seu
desenvolvimento [4], foi definido para avaliar a trans-
paréncia de codificadores perceptivos de dudio, pela
quantificacdo das distorcdes perceptiveis inseridas pelo
processo de codificacdo. Sendo um sistema resultante
de treinamento, o PEAQ garante elevada correlacio
com a avaliacdo subjetiva desse tipo de distor¢do. Mas
por esse mesmo motivo, pode mostrar-se inadequado
em outros contextos que requeiram a avaliacio percep-
tiva da qualidade do som.

O objetivo deste trabalho € avaliar o desempenho do
PEAQ na avaliag@o de sinais contaminados com ruido
nao gerado por codificagdo. Sua principal motivagdo
¢ verificar a adequacdo do PEAQ para a avaliagdo de
métodos de restauracdo desses sinais. O artigo estd
organizado da seguinte forma: na Sec¢do 1, é apresen-
tada a estrutura do PEAQ; na Secdo 2, sdo descritos os
testes realizados, cujos resultados sdo apresentados na
Secdo 3; a Sec@o 4 sumariza as conclusoes.

1 A ESTRUTURA DO PEAQ

Como a maioria dos métodos objetivos de avaliagdo
de qualidade de dudio, o PEAQ € um avaliador com
referéncia, i.e., avalia um sinal de dudio através da sua
compara¢do com um sinal de referéncia.

Conforme pode ser visto na Fig. 1, o PEAQ realiza
primeiramente o mapeamento tempo-freqiiéncia dos si-
nais; em seguida, aplica a saida do mapeamento ao mo-
delo psicoacustico, que fard a andlise perceptiva dos si-
nais, considerando diversos efeitos como o limiar ab-
soluto de audibilidade e o mascaramento; no terceiro
bloco, o resultado do modelo psicoactstico é proces-
sado de diversas formas, gerando as chamadas MOVs
(Model Output Variables); esse conjunto de varidveis
alimenta a rede neural (pré-treinada) que fornecerd a
nota final. Deve-se ressaltar que nos trés primeiros blo-
cos o processamento do sinal de teste e do sinal de re-
feréncia € feito de maneira independente.

A rede neural incluida no sistema ¢ treinada para
um extenso conjunto de arquivos degradados de dudio.
A entrada da rede sdo apresentadas as MOV calcula-
das para um dado arquivo e a sua saida, a nota média
que a este foi atribuida em testes subjetivos formais. A
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Figura 1: Diagrama simplificado dos blocos do PEAQ.

nota que a rede fornece segue a escala ODG (Objective
Difference Grade) de diferenca em relacdo a uma re-
feréncia. A ODG corresponde a SDG (Subjective Dif-
ference Grade), que se refere a testes subjetivos e cuja
graduagdo (com os respectivos significados) é mostrada
na Tab. 1. Obviamente, o treinamento da rede foi reali-
zado através das SDGs.

Tabela 1: Notas e respectivos significados da
SDG/ODG.
Nota Descri¢do da diferenca

0 Imperceptivel

-1 Perceptivel, porém nao incomoda

-2 Pouco incomoda

-3 Incomoda

-4 Bastante incomoda

O PEAQ possui dois modos de implementacao, cha-
mados bésico e avancado. O modo bdsico é menos
complexo, quatro vezes mais rdpido que o avangado, e
se destina a aplicagdes em tempo real; o modo avangado
envolve processamento mais pesado, mas fornece re-
sultados mais acurados, chegando a uma correlagdo de
95% com os resultados dos testes subjetivos [5].

O fato de o PEAQ ser um sistema fixo, especiali-
zado pelo seu treinamento em sinais degradados por
ruido de codificacdo, faz supor que seu desempenho
na avaliacdo de outros tipos de ruido possa ndo ser
aceitavel.

2 TESTES REALIZADOS

A fim de se avaliar o desempenho do PEAQ na
andlise da qualidade de sinais de dudio contaminados
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com diversos tipos de ruido, serdo comparados os re-
sultados por ele fornecidos com os resultados de tes-
tes subjetivos realizados em condi¢des controladas bus-
cando seguir orientacdes da Recomendagao BS.1116-1
do ITU-R [1]. Devido a dificuldade de cumprir todas
as orientacOes expressas naquela recomendacao, os tes-
tes ndo puderam segui-las estritamente, o que torna os
resultados obtidos apenas indicativos.

Vinte ouvintes jovens sem histérico de problemas
de audi¢do foram submetidos a um teste double-blind
triple-stimulus with hidden reference (duplamente cego
com estimulo triplo e referéncia oculta). Primeiramente
apresentaram-se aos ouvintes amostras dos ruidos utili-
zados para a contaminacdo dos sinais. No passo se-
guinte os ouvintes avaliaram as amostras, tendo sido
primeiramente apresentados ao sinal original e em se-
guida a dois outros sinais (um deles, igual ao original).
Os ouvintes foram informados de que um dos dois si-
nais era igual ao original e portanto deveria receber nota
maxima.

2.1 ESCOLHA DOS ARQUIVOS

As amostras de dudio escolhidas para servir como
sinais de referéncia para o teste deveriam atender as se-
guintes caracteristicas:

- serem representantes de uma classe abrangente de
sinais de dudio;

- ndo estarem originalmente contaminados com
ruido.

De acordo com os critérios apresentados,
selecionaram-se os 5 arquivos descritos a seguir,
extraidos de gravacdes digitais de alta qualidade:

Voz masculina falada—-VMF: Trecho de 15 segundos
onde um critico fala em lingua inglesa sobre um
pianista. A escolha desse arquivo é motivada pelo
fato de a avaliag@o de fala tender a ser distinta da
de musica e pela presenca de trechos de siléncio.
Vale ressaltar que a utilizacdo de um sinal em
lingua estrangeira objetivava que os ouvintes se
concentrassem menos no que estava sendo dito e
mais na qualidade do sinal.

Samba-SMB: Trecho de 15 segundos de musica pre-
dominantemente percussiva. Esse arquivo foi es-
colhido por ser caracteristico da musica popular
brasileira, e pelo fato de a percussdo tender a se
confundir com o ruido, e por se tratar de um cres-
cendo, com o acréscimo gradual de instrumentos.

Sivuca-SVC: Trecho de 15 segundos de uma peca
para acordeom. Esse arquivo, também represen-
tativo da musica popular brasileira, foi escolhido
por possuir trechos de siléncio e pelo timbre rico
em harmonicos do instrumento.

V60-VOO: Trecho de 15 segundos de uma peca para
piano. Esse arquivo foi escolhido por se tratar de
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musica para piano, extremamente rapida e articu-
lada.

Voz feminina cantada—VFC: Trecho de 10 segundos
de canto a capella por uma intérprete de lingua
inglesa. A escolha desse arquivo se explica por
conter voz numa forma musical.

O numero e a escolha dos arquivos que seriam uti-
lizados em cada um dos testes foi feita de maneira a
manter um compromisso entre lidar com alguma diver-
sidade de caracteristicas e manter a duracio dos testes
dentro dos limites aceitaveis.

2.2 PROCESSAMENTO DOS ARQUIVOS

Definiram-se, entdo, 4 categorias de testes, a saber:

Testes com ruido de fundo: O ruido aleatério de
fundo é uma forma de degradagdo comum a
todos os sistemas de medida e gravacdo de sinais
anal6gicos. Em sinais de dudio, é normalmente
percebido pelo ouvinte como um hiss e € ori-
gindrio dos ruidos oriundos dos circuitos elétricos,
de ndo-idealidades das midias de armazenamento
(com destaque para os caracteristicos do armaze-
namento em fitas magnéticas) e de ruido ambiente
da gravagdo. O efeito combinado dessas fontes
normalmente é encarado como um unico ruido,
possuindo geralmente componentes significativas
em todas as freqii€ncias de dudio [6].

Para a contaminagdo dos sinais com ruido
de fundo, gerou-se artificialmente por soft-
ware tuido pseudo-aleatério branco gaussiano.
Contaminaram-se aditivamente os sinais VMF,
SMB e SVC com trés niveis diferentes deste ruido,
de forma a obter razdes sinal-ruido de 40, 45 e
50 dB.

Testes com cliques: O termo ‘clique’ normalmente é
utilizado fazendo referéncia a um tipo locali-
zado de degradacdo, comum em diversas midias
de 4udio. Numa classificagdo simplificada,
consideram-se cliques os defeitos de duragao curta
(até unidades de ms) e amplitude moderada que
ocorrem em instantes aleatérios. As causas dos
cliques vao desde pequenas deposi¢des ou ranhu-
ras em discos até falhas na midia digital. Po-
dem soar isolados como pequenos estalidos ou,
mais comumente, como um ‘fritar’ aparentemente
continuo. Num disco antigo de 78 rpm ndo é
raro haver cerca de 2000 cliques por segundo de
gravagao [6].

Obtiveram-se os cliques que seriam adicionados
aos sinais a partir de duas gravacdes reais de dudio
contaminadas. Esse procedimento, em lugar do
uso direto de sinais naturalmente contaminados,
se deveu ao fato do PEAQ necessitar de um sinal
de referéncia. Os dois sinais apresentavam uma
contaminag¢io por cliques de 0,6% e 5% de suas
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amostras. Cada um deles foi inserido com dois ga-
nhos distintos, calibrados manualmente para pro-
duzir sensacdes equivalentes a dois niveis subjeti-
vos de ruido: ‘alto’ e ‘baixo’. Os arquivos SVC e
VOO foram os escolhidos para a realizacdo deste
conjunto de quatro testes.

Testes com pulsos longos: Caracteristicos de discos
analdgicos com arranhdes profundos ou até
mesmo partidos, os pulsos longos possuem sua
forma de onda dependente das caracteristicas
eletro-mecénicas do sistema de reprodugdo, ge-
rando, tipicamente, uma rapida descontinuidade
de alta amplitude seguida de um transitério de de-
crescente de baixa freqiliencia, que pode durar cen-
tenas de ms. A sensacdo auditiva desse tipo de
ruido se aproxima de um estalo de alta intensidade.

Modelou-se um pulso longo caracteristico con-
forme explicado em trabalho anterior de um dos
autores [7]. Em seguida, ele foi aplicado aos
sinais SVC e VOO em quatro versdes. Como
uma seqiiéncia de pulsos com freqiiéncia de apa-
recimento simulando um arranh@o profundo num
disco de vinil de 45rpm e amplitude constante, em
dois niveis , ‘baixo’ ou ‘alto’; e simulando o inicio
ou o fim de um arranhdo profundo num disco de
vinil de 30rpm, ou seja, com sua amplitude dimi-
nuindo e aumentando, respectivamente.

Teste com ruidos miltiplos: Em grande parte dos re-
gistros de dudio contaminados com ruido, ndo se
encontra apenas um unico tipo de ruido, e sim
uma combinacdo de diversos deles. Para avaliar
o PEAQ também nessa situacio real, contaminou-
se o sinal VFC com os trés tipos de ruidos utili-
zados nos testes anteriores com dois niveis subje-
tivamente escolhidos de contaminagdo, chamados
‘alto’ e ‘baixo’. Em ambos os niveis a ponderacao
dos trés tipos de ruido foi feita empiricamente vi-
sando a equilibrar sua percepcao.

3 RESULTADOS

Para se obter uma visualizacdo dos resultados que
permitisse uma andalise mais facil, separou-se o total de
27 testes nas quatro categorias descritas na secao ante-
rior. Os resultados de cada uma serdo discutidos tanto
dentro de cada categoria quanto entre categorias.

As Figs. 2, 3, 4 e 5 mostram, para os testes de
cada uma das categorias, o diagrama box-and-whisker',
a média da distribuicdo (representada com o simbolo
‘%) e o resultado obtido através do PEAQ (represen-
tada com o simbolo ‘o’). No topo de cada uma das fi-

'0 diagrama box-and-whisker ilustra uma distribuicdo identifi-
cando os pontos onde se encontram o primeiro quartil, a mediana,
o terceiro quartil e os pontos de mdximo e minimo estimados — que
ndo podem ultrapassar 1,5 vezes o tamanho da caixa (distancia en-
tre o primeiro e o terceiro quartis). Os pontos além desses limites
(outliers) sao indicados com o simbolo ‘+°.
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guras se encontra indicado, quando necessario, a que
arquivos se referem os testes representados.

3.1 Testes com ruido de fundo

Na Fig. 2, que apresenta os resultados obtidos para
os testes com ruido de fundo, € possivel observar que:

- Para o arquivo VMF, o resultado absoluto do
PEAQ foi muito distante do dos testes subjeti-
vos. Dois fatores talvez possam explicar isso: a
ocorréncia de siléncios, que, apesar de tratados
pelo PEAQ, podem perturbar seu desempenho —
o que requer melhor investigacao; o fato de se tra-
tar de voz falada, que os ouvintes podem avaliar
de forma menos exigente que sinais musicais, ja
que no contexto da comunicagdo verbal se d4 mais
importancia a compreensdo da mensagem que a fi-
delidade do sinal.

- Salvo num caso, o PEAQ tendeu a dar notas me-
nores que os ouvintes, mas com alta correlacao.

- O arquivo SMB tendeu a receber notas subjetivas
melhores, na média, que os outros sinais. Por ou-
tro lado, a ocorréncia de outliers foi exagerada, es-
pecialmente para SNR alta. Isso se explica pela di-
ficuldade de distin¢do entre o sinal percussivo e o
ruido aditivo. O PEAQ teve boa coincidéncia com
as medidas subjetivas.

3.2 Testes com cliques

Na Fig. 3, que apresenta os resultados obtidos para
os testes com cliques, € possivel observar que:

- O desempenho do PEAQ para os dois arquivos tes-
tados foi bastante parecido, e razoavelmente satis-
fatério. Isso indica que a presenca ou auséncia
de siléncio perde importancia na avaliacdo da
distor¢do gerada por cliques; o PEAQ parece reali-
zar uma avaliacdo aceitavel deste tipo de distor¢ao.

- Salvo num caso, o PEAQ tendeu a dar notas maio-
res que os ouvintes.

- A acuricia do PEAQ em relagdo ao julgamento hu-
mano diminuiu com o aumento do nivel de ruido.

- Nao houve diferenca no desempenho do PEAQ na
avaliacdo dos arquivos com diferentes percentuais
de contaminagdo (0,6% ou 5% das amostras). Isso
indicou a esperada prevaléncia dos critérios psi-
coactsticos sobre a diferenca das formas de onda.

3.3 Testes com pulsos longos

A Fig. 4 apresenta os resultados obtidos para os tes-
tes com pulsos longos. Ao contrdrio dos dois conjuntos
de testes anteriores, os resultados obtidos ndo indicam
um padrio regular evidente. O que se pode observar é:
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Figura 2: Resultados dos testes com ruido de fundo.
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Figura 3: Resultados dos testes com cliques.

- Somente em dois dos oito testes o PEAQ teve um
desempenho ruim. Como os dois sdo diferentes
(num hé pulsos de nivel alto no sinal (SVC) e no
outro, pulsos de nivel crescente no sinal (VOO),
ndo é possivel tracar nenhuma causa possivel para
isso.

- Salvo num caso, o PEAQ tendeu a dar notas maio-
res que os ouvintes.

3.4 Testes com ruidos multiplos

Conforme se pode observar nos resultados ilustra-
dos na Fig. 5:

- Apesar de a diferenca ter sido pequena, o resultado
do PEAQ na avalia¢do de ruidos miiltiplos foi mais
distante dos testes subjetivos para nivel baixo que
para nivel alto de ruido.

- Ocorreu uma extraordindria diferenga entre os es-
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palhamentos das avaliacdes subjetivas nos dois ca-
SOS.

Nessas condigdes, e considerando que foi reali-
zado para um tnico sinal, este teste ndo forneceu
informagdes de interesse.

4 CONCLUSOES

Como conclusdo geral dos testes realizados, apesar
de apresentar diversos resultados acurados, o PEAQ nao
pdde ser considerado um método confidvel para julgar
sinais contaminados por ruido, em geral. Sua tendéncia
a se aproximar mais dos testes subjetivos para meno-
res niveis de contaminag¢do € coerente com o fato de
ter sido definido para avaliar sinais de alta qualidade;
isso também pode explicar o fato de nos casos mais
fortemente contaminados o PEAQ atribuir notas me-
nores que os avaliadores. Porém, no contexto deste
trabalho ocorre freqiientemente a necessidade de se li-
dar com niveis elevados de ruido, e.g. quando se trata
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da avaliacdo indireta de métodos para restauracdo de
gravagdes histdricas, que pode ser feita através de si-
nais contaminados artificialmente.

Apesar da distancia absoluta entre o PEAQ e as no-
tas subjetivas, o caso de ruido de fundo apresentou a
melhor correlacdo dentre todos os testes; isso indica
que, devidamente recalibrado, o PEAQ pode ser usado
para avaliar sinais contaminados com hiss. O fato de
o PEAQ realizar uma média entre as notas dos diver-
sos frames do sinal pode torni-lo inadequado para ava-
liar coerentemente problemas de ocorréncia rara, como
pulsos longos; alguns fatores cognitivos associados a
localizacdo temporal devem ser levados em conta.

Naturalmente, os testes realizados poderiam ter
considerado uma quantidade maior de sinais de re-
feréncia. Nota-se, também, que as avaliagcdes subje-
tivas tenderam a apresentar variancia elevada, em ge-
ral; isso pode refletir a falta de ‘expertise’ por parte dos
avaliadores, que ainda poderiam ter sido pré-treinados.
Esses aspectos decorreram do nao-cumprimento estrito
das orientagdes da Recomendacao BS.1116-1, que re-
dundaria em dificuldades considerdveis numa primeira
etapa do trabalho. Entdo, apesar de ndo rigorosos, os
resultados deste trabalho fornecem informacdes uteis
aqueles que desejam utilizar o PEAQ no contexto pro-
posto: pode-se afirmar que o uso do PEAQ, tal como
definido, com ruido em geral s6 deve ser feito como um
indicativo de tendéncia, ndo como um resultado abso-
luto.

Possiveis trabalhos futuros sdo: validar os tes-
tes realizados neste trabalho com a sua replicacdo
em condicdes idénticas para a avaliacdo de arquivos
degradados por codificagdo com perdas; examinar a
calibracdo do PEAQ para ruido de fundo; retreinar a
rede neural para categorias especificas de ruido; e con-
siderar a utilizacdo de outras MOVs, apropriadas aos
tipos de ruido a considerar.
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RESUMO

A primeira idéia que vem em mente quando falamos de sistemas de dudio é a reproducdo/amplificacdo
de sons. A idéia de utilizar alto-falantes e microfones para reduzir os niveis sonoros de um ambiente
parece entdo contraditéria. Mas desde meados do século XX a técnica de Controle Ativo de Ruido
vem sendo constantemente estudada, apesar de até o momento existirem poucas solu¢des comerciais.
A aplicag@o mais conhecida desta técnica sdo os fones de ouvido que buscam reduzir o ruido ambiente
escutado pelo usudrio, enquanto reproduzindo o sinal sonoro desejado pelo usudrio. Outra aplicacdo ja
bastante desenvolvida é o controle de ruido emitido por tubula¢des, como chaminés industriais ou dutos
de ar-condicionado. Mas algumas aplicacdes, apesar da intensa pesquisa realizada, ainda ndo apresen-
tam solucdes comercialmente vidveis, como € o caso do cancelamento do ruido de transformadores de
poténcia.

Este artigo € divido em duas partes. Na primeira
parte, realiza-se uma revisao historica e teérica do con-
trole ativo de ruido, descrevendo as tendéncias mais re-
centes nesta drea. Na segunda parte descreve-se 0s ex-
perimentos realizados para o controle de ruido ativo em
transformadores de poténcia em campo.

Parte I

1 INTRODUGAO HISTORICA

O resumo histdrico que segue foi baseado no tuto-
rial publicado por Nelson e Elliott em 1993 [1]. Se-

gundo eles, as idéias basicas do controle ativo de ruido
ja sdo antigas, sendo a primeira patente deste tipo
atribuida a Paul Lueg em 1936 (citado em [1]). Nessa
patente € descrito um sistema que capta 0 campo sonoro
com um microfone (microfone de referéncia), manipula
este sinal eletronicamente e injeta o sinal em um duto
por meio de uma fonte secunddria localizada a jusante
do microfone de referéncia. Lueg previa a aplicacio
desse aparato para o controle de ruido em dutos, con-
siderando a propagacdo de uma onda sonora plana. A
superposi¢c@o da onda originada pela fonte primdria com
a onda gerada pela fonte secunddria resultaria em uma
interferéncia destrutiva e, conseqilientemente, siléncio
na regifo a jusante da fonte secunddria.
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Em 1953, Olson e May (citado em [1]) publica-
ram um artigo descrevendo um “absorvedor sonoro
eletronico”, para ser usado na redugdo de ruido em ae-
ronaves ou automaveis, tentando gerar uma “zona de
siléncio” préxima a cabega dos ocupantes. Seu sistema
dispunha de um microfone préximo a um alto-falante,
ambos no encosto de cabega do assento, e um contro-
lador realimentado tentava minimizar a pressao sonora
no microfone, gerando entdo a “zona de siléncio”.

Na mesma época, William Conover (citado em [1])
trabalhava em um sistema de ANC para transformado-
res de poténcia. O ruido radiado por esses equipamen-
tos possui algumas caracteristicas espectrais que tor-
nam propicia a aplicacdo da técnica ANC no seu con-
trole. Conover realizava o controle das harmdnicas ma-
nualmente, alterando ganho e fase da freqiiéncia de in-
teresse. Esse sistema necessita de ajustes constantes
para corrigir as variagdes do ruido ocorridas por causa
de variacOes de tensdo da rede ou das condi¢Oes mete-
oroldégicas. Conover comentou a possibilidade do uso
de um sistema automdtico de controle, que s6 foi in-
troduzido em aplicagcdes ANC em 1975 por Kido (ci-
tado em [1]). O processamento digital de sinais (PDS)
permite a realizacdo, com relativa facilidade, de filtros
adaptativos para o ajuste do sinal de cancelamento. Fil-
tros adaptativos ajustam automaticamente seus coefici-
entes com o objetivo de minimizar um sinal de erro e
podem ser realizados de diversas formas [2]. A forma
mais comum de filtro adaptativo usado em aplicacdes
de ANC ¢ o filtro de resposta ao impulso finita (FIR)
com adaptacdo por minimos quadrados (LMS).

2 ASPECTOS PRATICOS

Nao importa como o sistema de controle ¢ imple-
mentado, o principio actstico em que qualquer sistema
de controle ativo de ruido se baseia € o mesmo: o
principio fisico da superposigcdo. Wright publicou uma
série de artigos descrevendo um sistema de controle
ativo de ruido ambiental por meio do uso de uma pa-
rede de alto-falantes, que geram um campo secunddrio
que tenta cancelar um ruido em campo aberto por meio
da superposi¢@o de ondas [6].

O principio da superposi¢do é valido para qualquer
sistema linear, e a propaga¢do de uma onda acustica
de amplitude ndo absurdamente elevada (abaixo de
140 dB) pode ser considerado um processo linear.
Em ANC, a mais provével causa de ndo-linearidade
estd presente nos alto-falantes de bobina mdvel usa-
dos como fonte secunddria, quando, por exemplo,
eles sao forcados a reproduzir um sinal senoidal de
baixa freqiiéncia com alta amplitude. A freqiiéncia de
excitacdo ndo serd ouvida por causa da interferéncia
destrutiva, mas as harmonicas superiores geradas pela
nao-linearidade do alto-falante nestas condi¢des podem
se tornar um incdémodo. Em geral, com o uso de alto-
falantes adequadamente projetados, a nado-linearidade
presente serd pequena e poderd ser ignorada sem infligir
grandes perdas ao sistema.
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O sistema de Olson e May propunha que o micro-
fone de erro ficasse posicionado préximo a fonte se-
cunddria. Com isso, a amplitude do sinal necessario
para o cancelamento da pressdo no ponto do micro-
fone seria pequena, e pontos afastados da fonte se-
cunddria ndo seriam afetados. Essa arquitetura produzi-
ria atenuagdo apenas em uma regido préxima aos trans-
dutores (a “zona de siléncio”), deixando o campo dis-
tante praticamente inalterado. Isso permite a atenuacao
de baixas freqiiéncias ao redor da cabe¢a de um passa-
geiro, mas ndo € vidvel para a atenuagdo de uma fonte
de ruido de grande porte. Se for possivel posicionar a
fonte secundaria (ou um arranjo de fonte secunddrias)
tal que ela reproduza tanto temporal como espacial-
mente o campo gerado pela fonte primdria, é possivel
obter um controle “global” do campo sonoro, ou ao me-
nos controlar uma maior regiao.

Agora, tentar produzir um controle global do campo
sonoro usando apenas um sensor de erro distante das
fonte primdrias e secunddrias poderia ter um resultado
catastrofico. Como o sensor de erro estard distante
da fonte secundaria, esta tera de ser alimentada com
um sinal de amplitude elevada para conseguir cance-
lar o campo nesse ponto, e apesar de ocorrer um can-
celamento da pressdo sonora no microfone, corre-se
o risco de no restante do campo acustico ocorrer um
acréscimo significativo do nivel de pressdo sonora. Por
causa deste fato ¢ importante realizar simulagdes do sis-
tema acustico para procurar otimizar o posicionamento
dos alto-falantes e microfones tentando garantir uma
atenuacdo “global” nesta regido.

3 APLICACOES

Nao é de se esperar que em um futuro préximo, um
sistema ANC universal esteja disponivel nas pratelei-
ras dos mercados, para simplesmente ser posicionado
ao lado de uma fonte de ruido e ao ser ligado, como
que em um passe de magica, cancelar todo ruido emi-
tido por esta fonte. Para cada situacdo de ruido (ca-
racteristica espectral, tamanho da fonte, campo sonoro
aberto ou reverberante, etc) um tipo adequado de sis-
tema ANC ird fornecer a melhor atenuagdo. E apesar
de o desempenho do sistema eventualmente até melho-
rar com o acréscimo do nimero de alto-falantes ou mi-
crofones ou com o uso de um sistema de controle mais
potente, existirdo sempre limitacdes fisicas para o nivel
de atenuagdo que serd obtido em cada caso. A mais im-
portante destas limitacdes é o fato que o sistema ANC
s6 apresenta atenuac@o considerdvel quando a distancia
entre as fontes primdrias e as fontes secundarias for me-
nor do que o comprimento de onda de interesse [1]. Por
esta razdo as aplicagdes onde os sistemas ANC apre-
sentam bom desempenho se limitam a problemas onde
o ruido em baixas freqiiéncias ¢ dominante. O fato in-
teressante € que técnicas passivas de atenuacao nao sao
tao eficientes em baixas freqiiéncias. Isso leva obrigato-
riamente a idéia de utilizar as duas técnicas em conjunto
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para realizar atenuag@o numa faixa espectral a mais am-
pla possivel.

Apds muitos anos apenas como experimento em la-
boratério, os fones de ouvido com controle ativo do
ruido externo estdo se tornando itens comercialmente
vidveis. Os primeiros fones de ouvido ativos foram de-
senvolvidos para ocupacdes especificas, como para mo-
toristas de ambulancia e carros de bombeiros. Esses
equipamentos recebiam um sinal de referéncia, corre-
lacionado com o sinal que se deseja atenuar, visto que
se conhece exatamente a excitacdo enviada a sirene, e
com isso uma boa atenuac@o pode ser atingida nestas
freqiiéncias especificas. Esses fones reproduziam ape-
nas o “anti-ruido”, ou seja, eram apenas protetores au-
riculares. Para algumas outras ocupacdes, como piloto
de helicéptero ou pilotos de carros de corrida, era ne-
cessdrio que o fone reproduzisse sinais de voz além do
anti-ruido. Este equipamento € o antecessor dos fones
de ouvido encontrados hoje em dia no mercado. Es-
ses fones de ouvido sdo projetados para reduzir o ruido
externo (sendo este ruido ciclico ou aleatério), repro-
duzindo com qualidade o sinal sonoro desejado pelo
usudrio (musica, rddio, televisdo, etc). Em geral esses
fones de ouvido sdo fones fechados, ou seja, vedam a
orelha do ouvinte do meio externo. O material pldstico
geralmente usado para a casca do fone de ouvido con-
segue atenuar ruidos de alta freqiiéncia, e complementa
a atuagdo do sistema ANC. O sistema ativo em fones de
ouvido costuma apresentar atenuacdes de 10-15 dB na
faixa de freqiiéncia até 500 Hz [3].

O controle de ondas planas que se propagam em
dutos também ja é comercialmente vidvel. Nesses sis-
temas, uma referéncia do ruido € extraida por um mi-
crofone de referéncia préximo a fonte primdria ou por
tacOmetros, no caso de um duto de ventilacdo forcada,
e os alto-falantes de controle e sensores de erro sdo po-
sicionados ja préximos a saida do duto onde se deseja
atenuacdo. Por causa da extensao dos dutos, muitas ve-
zes a faixa de freqii€ncias que o sistema ANC consegue
atuar € relativamente pequena quando comparado com
um fone de ouvido ativo.

Sistemas para o controle de ruido em ambientes
fechados também té€m sido constantemente estudados.
Existem sistemas para atenuacdo de ruido em salas que
chegam a produzir atenuacdo de até 15 dB numa regido
especifica usando uma unica fonte de controle [3]. O
desenvolvimento destes sistemas estd voltado princi-
palmente para a reducdo do nivel de ruido no interior
de cabine de avides e carros de passeio. Para estas
aplicacdes, faz-se necessdrio o uso de solugdes multi-
canais, que passam a requerer algoritmos de controle
mais eficientes. Até o momento, apesar das inimeras
tentativas, ainda ndo ha modelos comerciais de sistemas
ANC que sejam “itens de série” para esses equipamen-
tos. Solugdes de laboratdrio jd conseguiram reduzir o
ruido do motor dentro de um automével em 10 a 15 dB
[3]. Mas o maior desafio esta em reduzir o ruido do
pneu e do vento, para os quais nao é possivel extrair um
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sinal correlacionado para ser usado como referéncia.

Como j4 mencionado, os transformadores de
poténcia apresentam caracteristica espectral ideal para
o uso de sistemas ANC. Mas, por causa de seu tama-
nho, até hoje ndo foi possivel se verificar um sistema
que apresente uma atenuagcdo adequada em todas as
direcdes ao redor de um transformador. Foram verifica-
das atenuacdes de cerca de 15 dB em um azimute de 30°
em 120 Hz [3]. O problema € que € necessdrio posicio-
nar os sensores de erros no campo distante do transfor-
mador para se obter uma atenuagdo consideravel, mas
muitas vezes o transformador esté localizado préximo a
muros ou paredes corta-fogo, que impede o posiciona-
mento do sensor no campo distante e reduz o nivel de
atenuacao obtido.

A funcdo de transferéncia entre um auto-falante
e um microfone é denominada “caminho acustico”, e
deve ser bem estimada para garantir o estabilidade em
um sistema ANC. Sua estimacdo € geralmente feita
usando-se um filtro adaptativo na configuragdo de esti-
mador, excitado por um ruido conhecido e descorrelaci-
onado com o sinal de controle (geralmente usa-se ruido
branco para estimar o caminho secundario). Mas a es-
timativa do caminho secunddrio passa a ficar compro-
metida quando os microfones estdo posicionados longe
dos auto-falantes, gerando mais uma restri¢do ao posi-
cionamento dos transdutores.

Parte 11

1 PESQUISA DESENVOLVIDA

Este artigo foi motivado pelo projeto de pesquisa e
desenvolvimento em que os autores se encontram enga-
jados, para o desenvolvimento de uma soluc¢io de con-
trole ativo de ruido para um transformador de poténcia
em uma subestacio abaixadora na cidade de Sao Paulo.
O objetivo inicial era obter atenuag@o de cerca de 10 dB
na direcdo de uma das faces do transformador, desen-
volvendo para isto um sistema de controle, especifi-
cando o sistema de dudio e definindo o posicionamento
6timo dos alto-falantes e microfones.

Os testes do sistema ANC montado, primeiramente
testado em um gramado (campo aberto) e posterior-
mente na subestacdo de interesse, serdo descritos a se-
guir.

2 EQUIPAMENTO UTILIZADO

A precisdo do sistema de controle é de suma im-
portincia no desempenho global do sistema ANC. O
uso de um filtro digital adaptativo como elemento de
controle do sistema ANC pode fornecer a precisao que
os sistemas ANC requerem. Para o sistema de con-
trole, comprou-se a placa EZ-ANC da empresa Causal
Systems, uma placa de processamento digital de sinais
desenvolvida para aplicacdes ANC. Esta placa possui
seis saidas para fontes de controle e seis entradas, sendo
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uma entrada para o sinal de referéncia e cinco entrada
para sensores de erro. A placa EZ-ANC possui o algo-
ritmo de controle direto LMS filtrado (FXLMS) progra-
mado, sendo que a estimacdo do caminho secundério
pode ser feita com ruido branco ou com o préprio sinal
de controle, o segundo um método proprietario desta
empresa. O usudrio pode alterar todos os parametros
do controle adaptativo via comunicac@o serial com um
micro-computador. Pode-se alterar, entre outras coisas,
o nimero de coeficientes e taxa de convergéncia do fil-
tro adaptativo, ganho dos sinais de entrada e a taxa de
amostragem dos conversores A/D e D/A. A placa EZ-
ANC também permite que o sinal de referéncia seja
filtrado digitalmente por um filtro FIR fornecido pelo
usudrio.

Para o sistema de dudio, adquiriram-se seis cai-
xas acusticas, seis microfones, trés amplificadores de
poténcia, uma mesa mixadora e cabos.

As caixas acusticas adquiridas s@o de fibra de vidro.
Utilizou-se este material jd que as caixas acusticas terdo
de ficar expostas ao tempo, e tém de ser a prova de dgua.
Os alto-falantes tiveram uma camada de silicone apli-
cada a seus cones para elevar sua resisténcia a 4gua. As
caixas acusticas foram dimensionadas para apresenta-
rem melhor desempenho na faixa média de freqiiéncia,
faixa onde a maior parte da energia do ruido do transfor-
mador se concentra. Para alimentar estes alto-falantes,
foram comprados trés amplificadores de poténcia Z300
da StudioR.

Foram adquiridos microfones de medicdo
ECMB8000 da Behringer, com caracteristica omni-
direcional e resposta em freqiiéncia plana na faixa
espectral de interesse. Para ficarem expostos ao tempo,
estes microfones irdo precisar de alguma forma de
protecdo, como uma caixa metélica, por exemplo. Para
a alimentacdo “Phanton Power” e pré-amplificacdo dos
sinais do microfone, adquiriu-se uma mesa mixadora
CSM 16 R da Ciclotron.

Como a placa EZ-ANC funciona com um algoritmo
de controle direto, é necessdrio fornecer a placa um si-
nal de referéncia com a freqii€ncia exata que se deseja
atenuar na planta. Para o controle de ruido em trans-
formadores, o sinal de referéncia é normalmente ex-
traido da prépria rede elétrica. Por causa das carac-
teristicas fisicas dos transformadores, a freqiiéncia de
vibracdo é o dobro da freqiiéncia de excitacdo. Por-
tanto € necessdrio um circuito que retire uma amostra da
freqiiéncia de rede e fornega na sua saida um sinal com
o dobro desta freqiiéncia e com amplitude dentro da
faixa dinamica dos conversores A/D. Foi montado um
circuito para realizar esta operacdo. Primeiro o sinal da
rede passa por um transformador de tensio, que reduz
o sinal de 110 V para 5 V, além de desacoplar o circuito
da rede. O sinal que sai do transformador passa entdo
por uma ponte de diodos, cuja saida é aproximadamente
o médulo (valor absoluto) da tensdo de entrada, o que
efetivamente dobra a freqiiéncia do sinal, além de inse-
rir uma componente de corrente continua e harmonicas
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superiores. O sinal que sai da ponte de diodos ainda
passa por um divisor de tensdo, para que sua amplitude
fique dentro da faixa dindmica do conversor A/D e por
um filtro passa-bandas (com freqiiéncia de corte infe-
rior em 10 Hz e superior em 800 Hz), para eliminar a
componente de corrente continua e as harmdnicas supe-
riores inseridas pela retificagdo de onda completa, além
de ruido de alta freqiiéncia.

3 TESTES DE LABORATORIO

O funcionamento do sistema ANC montado foi tes-
tado em um gramado da Escola Politécnica. Os testes
foram realizados usando-se um dos alto-falantes como
fonte de ruido senoidal, dois alto-falantes como fonte de
controle, posicionados a cerca de 30 cm de cada lado da
fonte primdria, trés microfones como sensores de erro,
posicionados a cerca de 2 m da fonte de ruido, e um
microfone foi usado para monitorar o campo acustico.
O posicionamento esquematico dos transdutores € mos-
trado na figura 1. Para a estimac¢do do caminho se-
cundério, utilizou-se o método proprietdrio da placa
EZ-ANC, que usa o préprio sinal de controle para es-
timar do caminho acustico secundario, sendo cada ca-
minho secunddrio estimado por um filtro FIR de dez
coeficientes. Para o filtro adaptativo de controle usado
foi um filtro FIR de quinze coeficientes, com taxa de
adaptac@o suficientemente baixa. Como sinal de re-
feréncia usou-se o proprio sinal de excitagdo.

Fs) O sen)

) :
)
<)

Mic

[Dse()

D Se(3)

Figura 1: Posicionamento esquematico dos transduto-
res da fonte de ruido (Fp), das duas fontes de controle
(Fs), dos trés sensores de erro (Se) e do microfone de
monitoramento (Mic).

Com o arranjo da figura 1, verificou-se atenuagdes
na casa dos 10 dB para a freqiiéncia de excitacdo. Foi
possivel observar a presenca de harmonicas superiores'
do sinal de excitacdo no sinal no microfone monitor,
com considerdvel elevacdo em seus niveis quando o
sistema ANC entra em funcionamento, como pode ser
visto na tabela 1. Apesar da atenuag@o da freqiiéncia
de excitacdo, a sensacdo psicoacustica é mais desa-
gradavel com o ANC ligado, por causa da presenca das
harmonicas superiores no sinal audivel.

"Em campo aberto é necessrio trabalhar com niveis de excitacio
mais elevados que o nivel do ruido de fundo, caso contrério o sinal
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Tabela 1: Atenuagdo medida em um microfone monitor
para controle ativo de ruido senoidal em campo aberto.

Freq. (Hz) Atenuacdo (dB)
120 10.3
240 -2.6
360 -8.5

Vale ressaltar que em um dia de testes choveu e as
caixas acusticas resistiram bem a dgua, um de seus re-
quisitos de projeto.

4 TESTES NA SUBESTACAO

Como dltima etapa do projeto, o sistema de con-
trole de ruido projetado foi testado em campo, em
uma das subestacdes da AES Eletropaulo, onde vérias
combinagdes de quantidade e posicionamento de alto-
falantes e microfones foram testada (tanto os auto-
falantes quando os microfones ficaram sempre posici-
onados a 1,5 m do solo), verificando-se a atenuacdo ob-
tida tanto nos microfones de erro quanto em posicdes
ao redor destes microfones. Para o sistema de controle
foi usada a placa EZ-ANC, com a referéncia extraida da
rede elétrica. Nos primeiros testes os alto-falantes usa-
dos estavam localizados em uma plataforma localizada
diretamente a frente do transformador. Posteriormente
eles foram todos colocados mais proximos ao transfor-
mador, diretamente sobre a base de concreto, proximo
a base do tanque do transformador. A posi¢ao dos mi-
crofones variou bastante.

4.1 Uma Fonte de Controle e Dois Sen-
sores de Erro

A disposicdo dos transdutores é mostrada esquema-
ticamente na figura 2, assim como a posic¢do relativa
onde se mediu a pressdo sonora. O auto-falante esta-
vam cerca de 1 m a frente do transformador e os micro-
fones estavam cerca de 6 m do transformador, distando
cercade 1,5 m entre si. Verifica-se, como esperado, que
entre os dois microfones hd uma regido de atenuag@o.
Foi surpreendente verificar que no lado externo dos
microfones também ocorreu atenuag@o da pressio so-
nora. J4 atrds dos microfones houve um acréscimo de
pressdo sonora, provavelmente efeito do muro que es-
tava a cerca de 1 m deste ponto de medicdo. Os valores
de atenuacdo medidos sdo mostrados na tabela 2.

4.2 Duas Fontes de Controle e Quatro
Sensores de Erro

Aumentou-se a quantidade de transdutores, sendo
agora dois auto-falantes e quatro microfones em uso.
Os auto-falante estavam cerca de 1 m a frente do trans-
formador, distando aproximadamente 1 m entre si, e

de excita¢do ndo serd ouvido, o que acabou for¢ando o alto-falante a
trabalhar numa faixa de resposta ndo-linear.
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Figura 2: Posicionamento esquematico dos transduto-
res e dos pontos de medicdo (X) para uma fonte de con-
trole e dois sensores de erro.

Tabela 2: Atenuacdo medida em cada um dos pontos
considerados para um sistema ANC com uma fonte de
controle e dois sensores de erro.

Ponto  Atenuacgao (dB)
X4 10
Xp -6
Xc 2
Xp 5

os microfones estavam cerca de 6 m do transforma-
dor, distando cerca de 1,5 m entre si. Esta disposicdo
€ mostrada esquematicamente na figura 3. Nesta
configuracdo mediu-se apenas a atenuagdo proxima aos
microfones de erro.

@,
4
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Figura 3: Posicionamento esquematico dos transduto-
res para duas fontes de controle e quatro sensores de
erro.

O resultado ndo foi satisfatdrio, ou seja, as duas fon-
tes de controle ndo estavam sendo capazes de atenuar
a pressao sonora em todos os microfones de erro, mas
apenas em dois deles, como mostrado na tabela 3, sendo
que em um dos microfones verificou-se inclusive um
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aumento do nivel de ruido. O fato deste tnico micro-
fone apresentar ganho de ruido, ao invés de atenuacdo,
pode estar relacionado com o fato do nivel de ruido
do transformador medido neste microfone ser cerca de
20 dB menor do que o nivel de ruido medido nos de-
mais microfones. Com o sistema ANC ativo, o nivel de
ruido medido no microfone 1 ficou no mesmo patamar
do nivel de ruido medido nos microfones 2 ¢ 4.

Tabela 3: Atenuag¢do medida nos microfones de erro
para um sistema ANC com duas fontes de controle e
quatro sensores de erro.

Microfone  Atenuagao (dB)
1 -12
2 10
3 0
4 8

4.3 Trés Fontes de Controle e Quatro
Sensores de Erro

Mantendo-se a posicdo dos microfones, aumentou-
se novamente a quantidade de alto-falantes, sendo agora
3 fontes de controle em uso, todos distando cerca de
1 m do transformador e 1 m entre si. A configuracio
esquemadtica € mostrada na figura 4.

Xg

TR 2
=
2o

Figura 4: Posicionamento esquematico dos transduto-
res e dos pontos de medicdo (X) para trés fontes de
controle e quatro sensores de erro.

A atenuacdo nos microfones (exceto o microfone
2) ficou praticamente inalterada, apesar da adi¢do de
mais uma fonte secundaria, como se verifica na tabela
4. Isto aconteceu porque o sistema de controle conver-
giu para coeficientes de valores muito pequenos para a
nova fonte de controle, praticamente excluindo-a do sis-
tema de controle de ruido. A provével razdo para este
fato é que os alto-falantes estavam posicionados muito
préximos uns dos outros ou muito distante da fonte de
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ruido. Alterou-se entdo a posi¢ao dos alto-falantes, para
verificar se esta suposicdo era verdadeira.

Tabela 4: Atenuacdo medida nos microfones de erro
para um sistema ANC com trés fontes de controle e
quatro sensores de erro.

Microfone  Atenuagdo (dB)
1 -10
2 20
3 -3
4 10

Os alto-falantes, que até entdo estavam dispostos
sobre uma plataforma de acesso ao painel foram repo-
sicionados sobre base do transformador, com distancia
de aproximadamente 2,5 m entre eles. A posi¢do dos
microfones foi mantida inalterada. Verifica-se agora
uma melhora considerdvel nos niveis de atenuacdo me-
didos (tabela 5) 2, evidenciando a influéncia do posici-
onamento dos transdutores no desempenho do sistema
ANC, e justificando uma etapa de simulacdo para oti-
mizar o posicionamento dos transdutores.

Tabela 5: Atenuag¢do medida nos microfones de erro
para um sistema ANC com as trés fontes de controle
reposicionadas e os quatro sensores de erro na mesma
posicdo.

Microfone  Atenuagdo (dB)
1 2
2 11
3 15
4 20

Mediu-se também a pressdo sonora em pontos entre
os microfones, e foi possivel verificar atenuagdo em to-
dos os pontos entre os microfones, como mostrado na
tabela 6, que mostra a atenuag@o obtida nos pontos de
medicao relativos a figura 4.

4.4 Quatro Fontes de Controle e Quatro
Sensores de Erro

O ultimo teste foi feito com um niimero igual de
sensores de erro e fontes de controle. Os quatro alto-
falantes foram posicionados sobre a base de concreto
do transformador, distando cerca de 2,5 m entre si, en-
quanto que os microfones tiveram sua posi¢do inalte-
rada em relacdo ao tltimo teste. Com um nimero igual
de fontes de controle e sensores de erro, é esperado
que todos os microfones tenham a pressdo sonora ao
seu redor anulada. O que foi verificado é que todos os

20 microfone 1, que apresenta pequena atenuacio, estd numa
regido onde o campo sonoro primario é bem menor que nos demais
microfones, como jd previamente comentado.
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Tabela 6: Atenuagdo medida em cada um dos pontos
considerados para um sistema ANC com trés fontes de
controle e quatro sensores de erro.

Ponto  Atenuacdo (dB)
X4 8
Xp 5
Xc 5
Xp 5
Xg -10

microfones apresentaram atenua¢@o, mas nenhum de-
les teve atenuag@o maior do que 20 dB. O microfone 1,
que antes tinha uma atenuacdo de apenas 2 dB, nesta
configuragdo apresenta atenuacio de 10 dB.

=) °

l)) o,

TR 2

Figura 5: Posicionamento esquemadtico dos transduto-
res e dos pontos de medi¢do (X) para quatro fontes de
controle e quatro sensores de erro.

A pressao sonora foi medida em alguns pontos ao
redor dos microfones, pontos estes esquematizados na
figura 5. Os pontos Xp e Xg foram medidos 1m acima
da linha horizontal dos microfones. A surpresa nes-
tes testes foi verificar atenuacdo no ponto Xp, que ja
estava um pouco distante dos microfones. Os demais
pontos apresentaram ou pouca atenuagdo (X¢ e Xp) ou
aumento da pressdo sonora, como mostrado na tabela 7.

5 SIMULACAO DO SISTEMA
ACUSTICO

O projeto da distribuicdo fisica dos transdutores é
feito sempre buscando minimizar algum tipo de me-
dida da perturbacdo que se deseja atenuar. Em ge-
ral, para problemas em campo aberto, o que se deseja
minimizar é a poténcia sonora estimada em uma su-
perficie de controle. Para isto, algoritmos de otimizagao
devem realizar dois célculos distintos: 1) calcular a
méxima atenuacdo possivel para um dado arranjo de
transdutores e 2) achar o arranjo de transdutores 6timo.
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Tabela 7: Atenuagdo medida em cada um dos pontos
considerados para um sistema ANC com quatro fontes
de controle e quatro sensores de erro.

Ponto  Atenuacgao (dB)
X4 -8
X 5
Xc 1
Xp 0
Xg -5

A primeira etapa ¢ realizada baseada em simulac¢des
acusticas. A segunda etapa envolve algum tipo de
busca coordenada, sendo algoritmos genéticos comu-
mente usados para este fim.

Para determinar a médxima atenuagdo possivel para
um dado arranjo de transdutores, € necessdrio saber
o valor da pressdo gerada tanto pela fonte primadria
quanto pelas fontes secundarias em cada um dos senso-
res de erro. Neste projeto, o valor da pressdo primdria
foi estimado baseado em medidas de vibracdo da pa-
rede do tanque do transformador. Como sons em baixa
freqiiéncia sdo geralmente irradiados de forma omnidi-
recional por alto-falantes, as fontes secundarias foram
simuladas como fontes pontuais de irradiag@o esférica.

6 MODELAGEM DO CAMPO SONORO
PRIMARIO

A maneira mais precisa de se determinar o campo
sonoro primdrio produzido pelo transformador seria re-
alizar uma medi¢ao em campo, o que € bastante dificil
de se fazer no caso de um transformador de poténcia por
causa de suas dimensdes fisicas e também por restricdes
de seguranca.

Usry et al. propdem um método simplificado para
a estimacdo do campo acustico produzido por trans-
formadores de poténcia [5], baseado na equagdo de
Helmholtz para fontes continuas de som e nas equagdes
de Pierce para a difracdo em quinas [4]. Este método
considera cada elemento de 4drea como se fosse um
pistdo em uma parede infinita e calcula a pressdo ge-
rada em um dado ponto pela onda direta vinda deste
“pistdo”, a onda refletida no solo e as ondas difrata-
das nas quinas do transformador. Somando-se o efeito
de cada elemento de drea no ponto desejado, obtém-se
a estimativa da pressdo gerada pela fonte primdria no
ponto de observacao.

O nivel de vibragdo foi medido em cerca de cem
pontos distribuidos pela superficie do transformador.
Esta técnica se mostrou bastante atrativa no inicio por
permitir que o nivel de pressdo fosse estimado em qual-
quer ponto ao redor do transformador, permitindo uma
maior flexibilidade na escolha da posi¢do dos sensores
nas simulacdes (caso houvessem sido usados niveis me-
didos, as posi¢des de sensores de erro e controle forne-
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Tabela 8: Nivel de Pressao Sonora medido no campo.

1 2 3 4

5 6 7 8

D | 613 665 635 715
C|635 640 596 66,6
B | 642 651 630 658
A | 60,8 651 56,1 643

63,0 60,0 492 558
62,7 70,0 66,77 54,0
62,8 67,5 622 54,1
66,1 68,7 630 625

Tabela 9: Nivel de Pressdo Sonora estimado pelo método de Usry.

1 2 3 4

5 6 7 8

D | 666 668 67,1 68,6
C|625 480 594 652
B | 56,0 56,2 66,1 70,1
A 593 659 705 735

cidas aos algoritmos de otimizacdo ficaria restrita aos
pontos medidos).

Infelizmente os niveis de ruido estimados com este
método ndo apresentaram boa correlagdo com os niveis
medidos em campo. As tabelas 8 e 9 mostram respec-
tivamente os niveis medidos e estimados em 120 Hz, a
6 m do transformador, entre o transformador e o prédio
vizinho. As medi¢des foram feitas em quatro cotas
igualmente espacadas na vertical e oito pontos igual-
mente espacados na horizontal. A cota A € a mais baixa,
al,5mdochidoeacotaD éamaisaltaa6 mdochio. O
ponto 1 é o mais a esquerda e o ponto 8 o mais a direita
de um observador voltado para o transformador. A ta-
bela 9 mostra os niveis sonoros estimados pelo método
de Usry para os mesmos pontos da tabela 8. Por meio
de uma simples comparag¢do ponto a ponto € possivel
constatar que as estimativas ndo sao boas. Em especial,
na coluna 8 da tabela 8, os valores medidos apresentam
uma reducdo significativa se comparados com os de-
mais pontos da tabela, mas nem mesmo uma tendéncia
de redu¢@o pode ser verificada na coluna 8 da tabela 9.

7 CONCLUSAO

Na primeira parte do artigo fez-se uma revisdo
histdrica (baseada em [1]) e técnica do controle ativo
de ruido, uma aplica¢do que utiliza equipamentos de
sonoriza¢do para reduzir o nivel sonoro de um am-
biente, exatamente o contrdrio de sua aplicagdo usual
de amplificacdo do nivel sonoro em um ambiente.
Mostrou-se que diversas aplicacdes para esta técnica
vém sendo desenvolvidas, sendo que algumas dessas
solucdes ja estdo disponiveis no mercado. Com o
desenvolvimento das pesquisas nesta area, inovagdes
nas técnicas de reducdo de ruido, principalmente nas
industrias aerondutica e automobilistica podem ser es-
peradas, elevando consideravelmente o conforto dos
passageiros destes veiculos.

Na segunda parte do artigo expds-se os resultados
de uma pesquisa sobre o controle ativo do ruido de um
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69,1 71,1 70,5 69,5
659 639 613 624
69,6 634 585 610
73,8 71,6 69,5 66,0

transformador de poténcia. O sistema ANC montado
em uma subesta¢do apresentou atenuagdo do campo so-
noro proéximo aos microfones de erro e em algumas
regides entre estes microfones. Faz-se agora necessdrio
determinar o melhor posicionamento das fontes de con-
trole e sensores de erro para que uma drea qualquer, dis-
tante dos microfones de erro, possa ser atenuada, e nao
somente as regides proximas aos microfones de erro.

A principal dificuldade encontrada neste projeto foi
a caracterizacdo do campo sonoro radiado pelo trans-
formador. A falta de conhecimento sobre o campo ge-
rado pelo transformador praticamente inviabiliza o uso
de simula¢cdes para otimizagdo do posicionamento dos
transdutores.
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ABSTRACT

Distortion vs. level measurements are usually performed in discrete level steps with separate sine waves being
fed sequentially to the device under test. In order to speed up this burdensome step-by-step analysis, a
continuous level sweep gradually fading the amplitude up to the nmaximum level is more convenient. The
distortion analysis can then be performed in contiguous or overlapping segments by means of the FFT. This
paper discusses some of the merits and limitations of the gliding level method, which is applicable for both

distortion and intermodulation measurements.

1. INTRODUCTION

Distortion-versus-level graphs provide very useful
information about transducers, ADCs and DACs,
amplifiers and electronic circuits in general. Using
traditional methods, a measurement of these properties in
the audio frequency range typically takes some 15 to 30
seconds on a state-of-the-art analyzer, depending on the
level step granularity. The overall time obviously increases
if the measurement is repeated at different frequencies.

A reduction of this time toll is desirable for all phases of
product design, including the development phase (where
the effects of circuit modifications need to be quickly
verified), up to final quality control (where high throughput
of tested devices is necessary).

In metrology, economizing time for this kind of test
opens the possibility to repeat it at several frequencies or to
simply reduce calibration costs.

The basic idea proposed in this work is trivial: In order
to avoid the necessary settle time prior to each individual

measurement, one single sine wave is sent to the DUT with
a continuously increasing level, as if the fader position on a
mixing desk were increased until the onset of clipping.

Of course this operation is not done manually, but by
digitally pre-processing a software-generated sine wave
before converting it to the analogue domain via a DAC.
This means that the method is predestinated to fully-
computerized analyzers using DDS (direct digital
synthesis) in the generator section. It might even prove
feasible for analog generators followed by a VCA (voltage
controlled amplifier), though these devices often produce a
good deal of distortion themselves. In contrast, modern
Delta Sigma audio DACs nowadays compete with very
low distortion analog generators, with THD values down to
-115 dB at full scale level.

The remainder of this paper refers to computer-
controlled analyzers with DDS and synchronously clocked
DAC and ADC. The most essential tool of these analyzers
is the FFT, normally working on records of ' data
samples.
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1.1. Windowing vs. Coherent sampling

The FFT, as is well known, delivers exact results only
for signals that repeat continuously, with the FFT input
data record length being equal to the period length.
Otherwise, the calculated spectra are polluted with the
famous spectral leakage, which originates from the
discontinuity between left and right edge of the data
record.

The leakage can be reduced with data windows, but at
the cost of blurring spectral details, thus leading to loss of
resolution. There are innumerous windows designed for the
analysis of harmonic signals [1], trading main lobe width
(the smaller, the better) with side lobe suppression (the
higher, the better). The Albrecht 5-term window (£5 bins
of main lobe width, 125 dB of side lobe suppression) [2] is
a good candidate for harmonic analysis in the audio range
and has been used in the examples of this work.

If a window is applied in FFT-analysis, all bins that

reside in the main lobe must be summed up to obtain the
relative energy of a specific component.

FAST DISTORTION VS. LEVEL MEASUREMENTS

2. EXCITATION SIGNAL CHOICE

Before creating the excitation signal, suitable values for
the desired FFT-order, signal frequency, level range and
level granularity have to be chosen.

As holds for steady state measurements, a small FFT
order allows for very fast testing, while a higher order
improves spectral selectivity and decreases he relative
height of the spectral bins containing uncorrelated noise.

For coherent sampling, the signal frequency is chosen
from one of the values k df defined in equation (1). A
higher FFT order offers a finer grid of available
frequencies.

For the level ramp used to shape the sine wave, different
characteristics can be considered. The most practical and
easiest to implement is the exponential progression,

leading to a constant level increment per time GL/ dt in
dB/s.

The total length of the excitation signal is a function of
the level range Lyzynce, desired analysis level increment

single tone slv%\é%p DAC nonlinear| | preamp
. LD W D
+amp DUT + ADC
fade func >/ | optional O—® distortion
x dB/s il. window FET spectrum
> >
n slices 4

Fig. 1: Block diagram of distortion analysis with level sweep

In contrast, if generator and analyzer are synchronously
clocked and the excitation signal is synthesized in the
digital domain, coherent sampling may be applied to
eliminate the need to window prior to the FFT. This means
that the chosen ecitation signal frequency has to match
exactly one of the frequency bins of the FFT spectrum. It
then is an integer multiple of the bin distance df, which
depends on the sampling rate fg and the FFT-order N:

df=§—f,

This way, an integer number of signal periods will fall
into the FFT interval, allowing error-free FFT analysis,
with the energy of each component concentrated in just one
bin.

fao=k-df k=123.2"" ()

Coherent sampling is very powerful and should be used
whenever possible. It allows detecting the faintest tones
even in close vicinity of very strong components. It also
allows revealing tonal components whose level is well
below the noise floor by either increasing the FFT order N
or performing synchronous averages.

The method proposed here is based on coherent
sampling, however, as we will see, windowing is still
necessary under certain circumstances

AL , FFT-order N and overlap factor O (0: no overlap, 1:
full overlap) between each FFT segment:

Lpance : 2"
Ty =Trrr | 1+ —(1 - 0‘) with 7, = =—— (2)
AL fs

The level range Ly nge of the excitation signal must be
somewhat larger than the intended analysis range. A dead
time is required prior to the start of the analysis to
eliminate artifacts originating from the sudden onset of the
sine wave. A typical value for Tpgyp is the length Trprof
an FFT interval. In this case, 1.5 times the level swept
through in one FFT interval must be subtracted from the
analysis start level:

oL
LSIGfSTART = LANAfSTART = L5 Tppr- E 3)

Likewise, 0.5 times the level swept through in one FFT
interval must be added to the analysis end level to obtain
the excitation signal’s end level:

oL
LSIG_ END — LANA_END +0.5- TFFT E “@)
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Fig. 2: Relationship between start and end levels of the excitation
signal and the analysis.

If the DAC itself is the DUT, the signal end level
Lgig gvp of course cannot rise above 0dB FS (dB relative
to fullscale). As can be deduced from Fig. 2, this means
that the analysis can only be performed up to Ly g,
which lies 0.5 Tppr 6L/ 0t (half the level swept
through in one FFT interval) below 0dB FS. This means
that at least the measurement for 0 dB FS must always be
completed with the traditional method. If the overlap
factor & is higher than 50%, some additional discrete-
level measurements become necessary to complete the
measurement..

2.1. Excitation signal synthesis

The sine can be generated with the help of the trigo-
nometric support of the CPU floating-point unit, or more
efficiently by extracting the imaginary part of a rotating
complex pointer. Starting with Re=1, Im=0, the sample-to-
sample angle increment of this rotating pointer is:

Q=21 Jsie (5)
s

The level ramp is applied by the simple process of
multiplying each contiguous sample of the sine wave with
a gain value G(t), which is then multiplied with the gain
increment factor Gpyc. This factor is based on the sampling
rate fg and the desired fade speed dL/dt in dB/s:

L/ ot
20-f.
Gpe =107 (6)
The start gain G(0) depends on the excitation signal
length T's;6 and the fade speed dL/dt:
Ty Lot
G(0)=10 -20 7)
The momentary level L(z) in dBFS is related to the
elapsed time by the simple linear equation:

L(1) = 201og(G(0)) + ¢ aa_L @®)
t

Finally, the samples have to be requantized from the
floating-point format (preferably 64 bit) to the integer word
length of the DAC by multiplying them with 22°'-1 (Q =
converter’s word length) and then properly applying
2 LSB pp TPDF (triangular probability density function)
dither before truncating to the final integer format. This is
an essential step to ensure that the excitation signal itself is
free of harmonic distortion [3]. TPDF dither spanning
amplitude values from —1.1 LSB can be generated
comfortably by adding two (uniformly distributed) random
numbers in the range +0.5 LSB.

FAST DISTORTION VS. LEVEL MEASUREMENTS

2.2. Analysis of the received level ramp

Obviously, the FFT cannot be applied directly to
segments of the received signal ramp, as the level
difference between left and right edge would lead to
serious leakage. To avoid this problem, the received signal
is first level-equalized by applying the inverse of the fade
operation used to shape the excitation signal. In case of a
perfectly linear DUT, this will re-establish the constant
envelope of the original sine signal. In contrast, strong non-
linearities can be detected visually as deviation from the
ideal constant envelope, especially when it is viewed on a
logarithmic amplitude scale with a small dB range (see Fig.
4). A certain amount of discontinuity between the edges of
each individual FFT segment is always present since the
amount of level reduction and the accompanying distortion
are level-dependent.

The level-equalized DUT output signal is analyzed in
narrow segments of 2% samples. The segments are taken
from left to right, with their start point incrementing
according to the desired level resolution AL :

AL
oL/ ot

The slices may be adjacent or overlapping. When using
windowed FFT analysis, at least 50% of overlap is
recommended to avoid loosing details near the edges of
each segment. In the case of stronger overlapping
(corresponding to finer level steps), the final
distortion vs. level curve will have a smoothed appearance
because the same time signal features enter in various
consecutive FFT segments.

Each segment is subjected to a separate FFT and the
distortion components extracted and related to the
fundamental. The results are graphed in a figure with the
distortion values in % or dB on the y-coordinate versus the
signal input level on the x-coordinate.

)

3. EXPERIMENTAL VERIFICATION

The viability of the gliding level approach has been
tested under deliberately difficult conditions. A strongly
non-linear resistor-diode network has been measured using
a level range of 60 dB. The RD network (see Fig. 3) is
composed of three legs: one with a bipolar suppressor
diode (which is known to gradually start to conduct well
below its threshold voltage of 30 Volt), and the other two
with standard diodes to provide additional distortion above
two different thresholds.

DAC 6ka ) . preamp
8k2 100
> >
5Vvp + ADC
P6KE30CA 1N4148

Fig. 3: Resistor-diode network used for distortion test

The THD is initially very low, but rises rapidly as the
diodes begin to conduct, reaching almost 7% at the end of
the level sweep (5V peak voltage). The resultant level loss
can be clearly seen in Fig. 4, in which the amplitude of the
level sweep after the fade compensation is displayed on a
dB scale.
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Linearity, sweep 50 dB/s, range —70..0 dB FS, 1.0013 kHz
di

4K|->

0.2
0.1
0.0
-0.1

-0.2 ||
-0.3]

—60 50 —40 -30 -20 -10 dB
0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 s

Fig. 4: Sweep at the output of the DUT after level- equalization,
showing deviation from ideal

To further challenge the method, the level sweep has
been made fairly fast. It spans a 70 dB level range (up to
5V peak) in only 1.4 seconds. The results for the level
sweep were compared to traditional stepped level
measurements made in 1dB steps from -60dB FS
upwards.

For both methods, the FFT block size was 4K at
44.1 kHz sampling rate. According to equation (2), this
leads to an overlap between neighboring segments of
approximately 80%.

The biggest deviation from the traditional method can be
expected in the last strip between —10 and 0 dB FS, where
the amplitude of the fundamental decreases noticeably,
while the amount of harmonic distortion increases
dramatically. This entails level differences of fundamental
and harmonics at the left and right edge of the analyzed
segments.

THD+N, sweep, 4K—FFT, mid point =5 dB. THD —26.4 dB, no win

1

@©

o
—

|l|I||.
JAN ]|

-100 ~ = ._j
5 10 15 20 kHz
THD+N, sweep, 4K—FFT, mid point =5 dB. THD —26.3 dB, Alb5 win

dB|

-20
-40
-60
-80

-100 {

TP i

5 10 15 20 kHz

Fig. 5: 4K-FFT of level equalized sweep around -5 dB FS, without
(upper plot ) and with (lower plot) window.

The expected result is considerable leakage when
applying the FFT without prior windowing. In fact,
noteworthy leakage is present in the upper plot of Fig. 5,
which represents the 4K segment around -5 dB input level
marked in Fig. 4.

So windowing (result in lower plot of Fig. 5) seems to be
mandatory for this stretch of the level sweep. Surprisingly,
the THD value obtained from the non-windowed analysis
differed by only 0.1 dB compared to the result with proper
windowing. Nevertheless, some of the higher order
harmonics revealed higher differences. If they shall be
traced and displayed separately, windowing really is
indispensable to estimate correct results.

FAST DISTORTION VS. LEVEL MEASUREMENTS

THD+N, 4K—FFT, THD -26.8 dB, no win

-100 U

S 10 15 20 kHz
THD+N, 4K—FFT, THD -26.8 dB, AlbS win

-100
-120 H
5 10 15 20 kHz

Fig. 6: 4K-FFT of steady -state signal with-5 dB FS level, without
(upper plot) and with (lower plot) window.

We experienced another surprise when the THD
measurement was carried out with a steady level of -5dB.
Some unexpected leakage also showed up in this case! The
reason for this is probably the slow warming of the
resistors and diodes upon application of the signal. As
proof, the leakage disappeared after a couple of seconds,
indicating that thermal stability had been reached.

Despite of the presence of this time-variance, the THD
value differed by only 0.5 dB between the traditional and
new methods at -5dB input level. The difference is
consistently less than 1 dB over the entire range of input
levels. Fig. 7 shows the THD vs. level figure obtained with
the sweep method, with and without windowing. Fig. 8
shows the results for traditional stepped level analysis.

. THD(L) RD network, level sweep. ChO: coherent, Ch1: win
B

-10
=20
=30 //
-40 p—
-50-
—6 0
=70 SRhEL S
-80 -

=90

=50 —40 =30 -20 -10 dB

Fig. 7: THD vs. level measured with level sweep method. Solid:
coherent analysis, dotted: windowed analysis.

THD(L) RD network, stepped level. ChO: coherent, Ch1: win
dB

-10
-20
-30
-40
-50
-60 e

-70
-80
-90

=50 —40 =30 -20 -10 dB

Fig. 8: THD vs. level measured with traditional method.
Solid: coherent analysis, dotted: windowed analysis.

Below -35 to -40 dB, the curves in the figures start to
rise again. This occurs because the noise floor is rising
relative to the fundamental as the level of the excitation
signal decreases. The THD values taken in this region do
not originate from true distortion, but simply from noise
residing at the frequency bins of the harmonic.

Notably, the curve from windowed analysis takes a
higher course in this region than the one obtained from
coherent sampling. The Albrecht 5-term window [2] used
throughout this work has its first spectral minimum
positioned at +5 bins. So, the capture range for each
component must comprise 9 spectral bins for windowed
analysis. Almost 10 dB more noise energy ® picked up
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compared to coherent sampling (where just the central bin
of each component is evaluated).

The minor differences between the results of the two
methods are offset by the considerable speed-up possible
with the level sweep method. With the traditional method,
each level step is sent out twice the FFT-interval time Trpr
in order to establish steady state (with the AD data
acquisition only beginning in the second half). Being so,
the traditional method takes 11.3 seconds, compared to the
1.4 seconds chosen and proven feasible in this example (on
modern PCs, the processing time, including the FFTs, can
be almost neglected).

Using a hybrid approach, it is possible to retain the
higher noise immunity of the non-windowed analysis at
low levels while avoiding leakage errors occurring at
higher levels. Non-windowed analysis is used as long as no
leakage is detected by the analysis routine. As soon as
considerable leakage (indicating rising distortion) starts to
spill into the spectrum, windowing is activated.

4. A SIMULATION

The wundue time variance encountered in the
experimental verification of course makes a comparison of
the two methods somewhat unfair. For this reason, a
simulation with a memory-less distortion algorithm based
on the hyperbolic tangent (Fig. 9) followed the practical
trial.

tanh non—linearity

V]
/_——-
2
0
-2 /
] !
-4 -2 [¢] 2 4 v

Fig. 9: A piece of the hyperbolic tangent used as characteristic input-
output curve for distortion simulation,

The odd order distortion introduced by this characteristic
curve was chosen to reach approximately the same end
value as in the practical trial. The simulation was
performed with 24 bit samples. Fade speed, dB step width
and total length were maintained as before.

Fig. 10 shows the results for stepped and continuous
level rise, both in conjunction with windowed FFT. The
THD difference is now less than 0.1 dB in the level range
from -35 dB upwards (Fig. 11).

One may conclude that the level sweep is a viable (and
still improvable) approach to performing level-dependant
distortion measurements in a fraction of the time required
by the traditional method.

THD(L) Tanh simu, ChO: stepped level, Chl: sweep

-100

-50 —40 -30 -20 -10 dB

Fig. 10: THD measured with stepped levels (solid) and with level
sweep (dotted), both deploying windowed analysis

FAST DISTORTION VS. LEVEL MEASUREMENTS

THD(L) tanh—simu, deviation stepped/sweep
o |

. A
iy N\
|\~ — ]

-50 —40 -30 -20 -10 dB

Fig. 11: Difference of results from Fig. 10

5. CONCLUSION

In a similar way that continuous frequency sweeps
provide benefits for transfer function measurements,
continuous level sweeps allow one to circumvent the
annoying stabilizing period mandatory in steady-state
measurements. The gliding level method reduces the
overall measurement time by 50% or more compared to the
traditional stepped single tone approach with same spectral
and level resolution.

If an exact FFT bin frequency is used and the DUT is
only mildly non-linear, it is acceptable to perform the
subsequent FFT-analysis without windowing, retaining all
advantages of coherent sampling, especially higher
selectivity in the presence of noise.

Even strongly non-linear devices can be measured with
surprisingly good concordance. Moreover, the method can
reveal signal processing artifacts which don’t manifest
themselves at steady levels.

On the other hand, rapidly varying linearity will always
create a certain amount of leakage which can make
windowing indispensable.

When testing DA converters, a small level range below
full scale can’t be evaluated and has to be complemented
with steady state measurements.

Finally, some distortion tests explicitly demand steady
state conditions — in this case, there is of course no
alternative to the traditional method.

The level sweep method is equally well suited for
intermodulation measurements with two or more tones
faded in simultaneously. However, treatment of this subject
is beyond the scope of this paper.
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RESUMO

Defeitos comuns em gravagdes analdgicas, clicks sdo pulsos de pequena duragdo e localizagdo aleatdria
que podem ser causados por deposi¢cdes ou arranhdes na midia. Eliminéd-los do sinal contaminado en-
volve localizar as amostras corrompidas e substitui-las por estimativas das originais. Os métodos de
restauracdo da literatura vao desde heuristicos eficientes a bayesianos sofisticados que modelam sinal
original e ruido estatisticamente. Sendo a alta complexidade computacional exigida a maior restricao
destes tltimos, este trabalho propde um modelo estatistico alternativo para o ruido, que usa um nimero
significativamente menor de parAmetros. Sao apresentados resultados para gravacoes reais e sintéticas,
e comparacdes com os de outro método.

0 INTRODUQAO de 4udio, e trata o ruido (click) como uma perturbagio
no sinal que ndo pode ser descrita por esse modelo. O
chamado filtro inverso permite determinar as amostras
corrompidas, e a restauracdo do sinal pode ser feita por
interpolacdo. Essa técnica é computacionalmente efici-
ente, porém nao explora as propriedades desse tipo par-
ticular de ruido, que poderiam ser usadas para melhorar

o resultado.

Os clicks sdo um dos defeitos mais comuns em
gravagdes de dudio antigas. Esse tipo de defeito €
principalmente causado por particulas de poeira ou por
pequenos arranhdes presentes na superficie do disco.
Caracteriza-se por ter tanto localizacdo quanto duracio
aleatérias. E comum que os clicks estejam presentes
com grande freqiiéncia ao longo do sinal: uma gravagao

antiga digitalizada a 44.1 kHz pode ter até 20% de suas Em [1] é descrito um método de restauracdo em que

amostras corrompidas por clicks.

A primeira técnica eficaz proposta para restauracao
digital de clicks descreve o sinal por um modelo autor-
regressivo (AR) [1], tradicionalmente usado para sinais

tanto o sinal original (ndo-corrompido) quanto o ruido
sao modelados estatisticamente, e o problema ¢ tratado
de acordo com o paradigma bayesiano. As amostras
corrompidas sdo descritas pela soma do sinal original
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com o ruido, que é modelado como branco gaussiano
de média zero e variincia constante. Essa técnica exige
que se deterimine para cada amostra se o ruido estd pre-
sente ou ausente, 0 que nos casos praticos gera um custo
computacional elevado.

Para tentar reduzir o custo computacional, é pro-
posto um modelo para o ruido em que cada click é des-
crito por apenas trés varidveis, e uma caracteristica par-
ticular do click é explorada.

Nas préximas secdes, apresentamos a modelagem
matemadtica do sinal e do ruido, alguns métodos baye-
sianos para corre¢do de clicks que serdo usados como
padrio de comparacdo em relacdo a proposta aqui apre-
sentada, uma descricdo do método proposto e final-
mente a apresentacdo dos resultados de simulagdes.

1 MODELAGEM DO SINAL

Trabalhos anteriores nesta area [ 1] utilizam um mo-
delo para o sinal em que o click é considerado como
ruido aditivo presente em apenas algumas amostras do
sinal. Considerando x(n) o sinal original (que foi gra-
vado) e v(n) o ruido, o sinal corrompido é descrito
como:

y(n) = z(n) +i(n)o(n), (M

onde i(n) determina se a n-ésima amostra estd corrom-
pida ou correta. Isto é, se i(n) = 0, a amostra estéd
correta; se i(n) = 1 amostra estd corrompida.

O objetivo do sistema de restauragio € estimar o si-
nal z(n) sendo conhecido o sinal y(n). Usualmente,
isso € feito em duas etapas: detec¢@o e interpolagdo.
Na etapa de detecgdo, o objetivo é decidir quais amos-
tras estdo corrompidas, ou seja, estimar o sinal i(n). A
tarefa da etapa de interpolacdo é estimar o sinal x(n),
sendo conhecidos os sinais y(n), que é diretamente ob-
servado, e i(n), obtido pelo procedimento de detecgo.

Nos trabalhos considerados neste artigo, o sinal ori-
ginal, z(n), é descrito por um modelo autorregressivo
(AR) [1]. Em alguns trabalhos, atribui-se um modelo
estatistico para o ruido, enquanto outros usam apenas o
fato de que o ruido é uma perturbacdo que néo pode ser
descrita pelo modelo especificado para o sinal. Nesse
caso, a parte do sinal considerada corrompida € tratada
como perdida e a correlacdo existente no sinal de dudio
¢ explorada para se determinar essas porc¢des do sinal.
Na préxima sec¢do serdo relatados os trabalhos anterio-
res relevantes para este artigo, e mais detalhes sobre os
modelos usados.

2 RESTAURACAO POR METODOS

BAYESIANOS

Através do paradigma bayesiano, € possivel incor-
porar um modelo estatistico ao processo de geragio de
clicks, e assim tratar o problema pela teoria de decisdo
bayesiana, para a deteccio, e usar a teoria de estimagdo
bayesiana para restauracdo do sinal corrompido. Nas
préximas segdes, essa abordagem serd detalhada.

RESTAURAGAO BAYESIANA

2.1 Restauracao em Blocos

Um bloco de sinal corrompido por clicks pode ser
descrito vetorialmente da seguinte forma:

y =Xx+iv 2)

onde y, x, i e v contém, respectivamente, N amostras
das seqiiéncias y(n), z(n), i(n) e v(n), descritas na
equacdo (1).

Apenas o vetor y é conhecido. Inicialmente quere-
mos detectar as amostras corrompidas, isto €, estimar o
vetor i. Pela regra de Bayes, obtém-se a probabilidade
a posteriori de i

Pyl PG)

Pllly) = p(y)

3)
onde p(yli) é a verossimilhanga de y dado i; p(y) é a
densidade de probabilidade de y; e P(i) é a probabili-
dade a priori de i, que é determinada considerando-se
a distribui¢@o tipica de amostras corrompidas e corretas
nos sinais praticos.

Como o sinal y(n) é conhecido, o denominador da
expressdo acima ¢ independente de i, e pode ser des-
considerado no processo de otimizacao.

Para a descricdo matemdtica do método, é conve-
niente escrever os sinais em vetores contendo amostras
nas posigdes correspondentes ao sinal corrompido e nas
posi¢cdes em que o sinal estd correto. Para isso usa-se o
sub-indice —¢ para indicar as amostras intactas, e o sub-
indice ¢ indica as amostras corrompidas. Por exemplo,
se x denota o vetor com as amostras do sinal original,
0s vetores X_; € x; sdo particdes de x que contém as
amostras corretas e corrompidas do sinal, respectiva-
mente.

Considerando o sinal x descrito por um modelo AR
e o ruido de média zero e matriz de covariancia R,
mostra-se que a verossimilhanga € dada pelo formuldrio
abaixo:

l (*ﬁEMIN)

. we
p(yli) = - @

i (2102) "7 | Ry, |[1/2|®1/2

onde

Fyin = Ey — (“)TX;V[Apy (5)
" =97'e, (6)
®=ATA +0Ry; ", (7)
© =—(ATA_y; — o’Ry, 'y1), (8)

Ey =yl AT A ;y_i+o2yIRy, 'yi. (9

7

Nas equacdes acima, o2 é a variancia da excitagio

do modelo AR do sinal, contida no vetor e, A é a ma-
triz do modelo AR, tal que e = Ax, [ é o nimero de
amostras corrompidas, () € a ordem do modelo AR, e p
é arazdo entre o2 e a variancia do ruido o2 .
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O vetor xMAP que aparece na equagio (6) contém

os valores estimados para as amostras corrompidas
(MAP = maximum a-posteriori). Assim, o sinal res-
taurado é obtido inserindo-se os valores de xMAP nas
posi¢des correspondentes (determinadas pelo vetor i)
no sinal original y.

Pela teoria de detec¢@o bayesiana, precisa-se cal-
cular as probabilidades a posteriori para todos os
possiveis vetores i e selecionar o que gera o maior va-
lor. Como cada elemento de i pode ser 0 ou 1, para um
bloco de sinal de tamanho N, existem 2V candidatos a
serem testados, o que torna o procedimento invidvel em
casos prdticos. Por exemplo, para um bloco de sinal de
20 ms de durac@o, amostrado numa taxa de 44.1 kHz,

tem-se N = 882, e o nimero de candidatos seria de
2882-

2.2 Restauracao seqiiencial

Uma maneira de se tornar a detec¢do mais eficiente
¢ fazé-la na forma seqiiencial, que ainda tem a vanta-
gem de poder ser realizada em tempo real, a medida
que novas amostras sdo geradas.

O procedimento consiste em se estimar a probabi-
lidade a posteriori para o vetor contendo os n primei-
ros elementos de i, a partir da probabilidade a poste-
riori do vetor contendo os n — 1 primeiros elementos
de i. Imaginando-se que, no instante n, tenha-se um
conjunto de P candidatos para o vetor de detecdo i,
para cada um dos candidatos, haverd no instante n + 1
dois novos candidatos: um com o novo elemento igual
a 1, e outro com o novo elemento igual a 0. Isso faz
com que a cada iterag@o, o nimero de candidatos dobre,
0 que geraria um crescimento exponencial indesejdvel.
Para se reduzir a complexidade, adotam-se técnicas de
eliminac@o de candidatos menos provaveis.

Os testes realizados mostram que € possivel ob-
ter bons resultados usando-se um conjunto de ape-
nas 10 candidatos. Mais detalhes sobre essa técnica,
incluindo-se os critérios sub-6timos que podem ser usa-
dos para eliminag@o de candidatos, sdo apresentados em

[1].
3 MODELO MULTIPLICATIVO

A estimacdo seqiiencial, apesar de muito mais
rdpida que a estimacdo em blocos, ainda tem um
custo elevado, por necessitar da andlise amostra-por-
amostra do sinal. O modelo multiplicativo aqui pro-
posto descreve cada click separadamente, usando um
nimero significativamente menor de varidveis, tor-
nando a estimac¢do menos custosa.

Esse modelo se baseia no fato observado de que os
clicks possuem um comportamento caracteristico que
pode ser satisfatoriamente descrito por pulsos com de-
caimento exponencial com taxa de decaimento, ampli-
tude e localizag@o varidveis, na forma:

v(n) = r(n)Ve Am0)y(n — ng), (10)

onde r(n) é ruido branco de variancia unitdria, V, A e
no sdo respectivamente a amplitude, a taxa de decai-

RESTAURAGCAO BAYESIANA

mento e a amostra inicial do click; e u(n) é a fungdo
degrau unitdrio discreta.

As trés varidveis do modelo (A, V' e ng) sdo supos-
tas desconhecidas a priori, e devem ser estimadas a par-
tir do sinal corrompido.

Para avaliar as potencialidades e deficiéncias decor-
rentes desse modelo, serd considerado o problema de
corre¢do de clicks em um cendrio simplificado: uma
porcdo de sinal de dudio corrompido por um unico click.
O modelo deverd ser posteriormente generalizado para
o caso de um nimero indeterminado de clicks no sinal.

3.1 Probabilidade a priori

A probabilidade a priori representa qualquer conhe-
cimento sobre a varidvel antes de os dados estarem dis-
poniveis. A seguir apresentamos os modelos a priori
para cada uma das varidveis que descrevem o ruido.

3.1.1

Se nenhum conhecimento a priori sobre a
localizacdo do click estiver disponivel, é razodvel as-
sumir que todos os possiveis valores para ng sdo equi-
provéveis. Sendo assim, a densidade de probabilidade
a priori da varidvel discreta ng é:

Localizacao (1)

1 N-1
p(no) =5 D d(no — ). (11
=0

3.1.2 Amplitude (V)
Uma escolha aceitdvel para a PDF de V' é uma

distribui¢do gaussiana de média zero e variincia 0‘2/.

p(V) =N(V|[0,0%). (12)

Essa distribuicdo tem a vantagem de ter proprieda-
des que simplificam a andlise matemadtica. Entretanto,
¢ mostrado em [2] que essa varidvel € melhor represen-
tada por distribui¢des heavy-tailed, ou seja, que compa-
radas a gaussiana, associam probabilidades mais altas a
valores maiores.

O valor de of pode ser escolhido inicialmente
levando-se em conta algum conhecimento subjetivo so-
bre o comportamento da varidvel. Outra possibilidade é
tratar esse pardmetro como varidvel aleatdria e associar
a ela uma distribuicdo a priori ndo-informativa. Neste
trabalho, escolheu-se a primeira opgao.

3.1.3 Taxa de decaimento ()\)

A varidvel \ representa a taxa de decaimento do
pulso exponencial, sendo, portanto, positiva. Uma
distribui¢do que atende essa exigéncia e tem proprie-
dades algébricas interessantes ¢ a distribui¢do gama in-
versa, definida por:

B \—(at1)=B/A
7(a)

A média e a variancia dessa distribuicdo sao obtidas a
partir dos pardmetros o e 3 da seguinte forma:

IG(Aa, B) = (13)

(14)
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__ 7
(o —12%(a—2)

A partir dessas relagdes, podemos escolher
0os pardmetros que representam adequadamente a
distribuicdo da taxa de decaimento dos clicks. Ha
ainda a possibilidade de se tratar esses parametros como
varidveis aleatdrias e incorpord-las ao modelo bayesi-
ano. Neste artigo, optou-se por tratd-los como constan-
tes conhecidas.

a3 = (15)

3.2 Maximizacao da probabilidade a pos-
teriori

Define-se um vetor contendo os parametros do mo-
delo do ruido (click):

G=[V X no|"

(16)

Para o célculo de p(y|f) pode-se usar a equagao (4)
com:

. T

i=]0ixmo-1) lixn, Oix(W—no—n, |
a7
onde 01x, e 11x, sdo vetores-linhas de n elementos
contendo apenas 0 e 1, respectivamente; e N, é uma
amostra escolhida de tal forma que a partir dela o ruido
possa ser considerado desprezivel. A matriz de co-
variancia do ruido é:

R,, = Vdiag{ 1 e 2* 2N 1

(18)
Pela regra de Bayes, obtemos a probabilidade a pos-
teriori:

p(0ly) o< p(y|0)p(0), (19)

onde p(f) € a densidade de probabilidade a priori do
vetor de parametros f, cujos parametros sao supostos
independentes, isto é:

p(0) = p(V)p(A)p(no).

A maximizacdo da densidade de probabilidade a
posteriori se mostrou dificil de ser feita de forma
analitica. O uso de métodos de otimizacdo multi-
varidvel (como o método do gradiente, o método de
Newton etc) requer o cdlculo das derivadas em relagdo
a cada uma das varidveis, o que € aparentamente im-
possivel analiticamente. Optou-se pelo uso de um
método de otimizacdo univaridvel (o método de Fibo-
nacci [3]) usado repetidas vezes, partindo-se de um va-
lor inicial para as varidveis de interesse. Esse valor ini-
cial é obtido por amostragem da distribui¢do a priori
de cada varidvel. A seguir detalhamos o procedimento
para cada varidvel.

3.2.1

O valor de ny determina quais amostras do si-
nal estdo corrompidas, e portanto permite obter o ve-
tor y;, que aparece no argumento da exponencial da
equacdo (4). Como conseqiiéncia, essa equacdo nio
tem expressdo analitica em fungdo de ng. Como a

(20)

Estimacao de n
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funcdo é discreta, o método de Fibonacci levou a re-
sultados incorretos. Todavia, € possivel estimar ng de
forma trivial, calculando-se a probabilidade condicio-
nal P(ngly) para todos os possiveis valores de ng e
escolhendo-se aquele que gera o maior valor.

Para reduzir a complexidade computacional desse
procedimento, pode ser feito algum pré-processamento
simples (por exemplo, através de filtro inverso) que
estabeleca um intervalo menor para os possiveis valo-
res de ng.

3.2.2 Estimacaode V e A\

A maximazacdo dessas duas varidveis pelo método
de Fibonacci foi bem sucedida. O intervalo inicial es-
colhido foi I; = [ 0 1 ], tanto para V quanto para
A. Em ambos os casos, com apenas 10 iteracdes do
algoritmo obtém-se a convergéncia com um erro des-
prezivel, considerando que o erro de inferéncia es-
tatistica € muito maior.

4 RESULTADOS

Esta se¢do € destinada a apresentacdio dos resulta-
dos obtidos com o modelo proposto, e sua comparagio
com os obtidos pelo método bayesiano seqiiencial. Fo-
ram feitos testes com sinais de dudio reais, em duas
situagdes distintas:

(A) click artificial, gerados a partir do modelo mul-
tiplicativo (equacdo (10)), e

(B) click real, retirado de um outro sinal corrom-
pido, e inserido num sinal ndo corrompido.

Em ambos os casos, analisou-se um bloco de sinal
com apenas um click presente. O sinal escolhido, nas
duas situacdes, foi uma nota de violdo, bastante tonal,
que torna os clicks facilmente audiveis. Foi selecionado
um bloco do sinal de 500 amostras, com o unico click
localizado préximo a amostra 250, como mostram as
figuras 1 e 3.

Para o teste com o método seqiiencial, foi usado um
modelo AR de ordem 10, cujos coeficientes foram de-
terminados a partir do sinal corrompido pela minizag@o
do erro médio quadrético. A variancia do ruido o é
calculada diretamente a partir do ruido que foi inserido
no sinal.

Usou-se o mesmo modelo AR para o sinal na
implementac@o do método proposto. Os pardmetros das
distribui¢des a priori das varidveis V' e A\ foram os se-
guintes: 0% =1, a=5¢e 3 =0.8.

41 Caso A: Click artificial

O click foi gerado artificialmente, através do mo-
delo da equacdo (10), com os pardmetros: ng = 250,
A=02eV =03

As estimativas obtidas para esses pardmetros foram:
ng = 250, A = 0.1493 ¢ V = 0.2975. Os sinais ori-
ginal e estimados pelos métodos seqiiencial e proposto
estdo mostrados na Figura 2. Vemos que o método pro-
posto fornece uma estimativa mais suave e mais pare-
cida com o sinal original do que o método seqiiencial.
Além disso, € significativamente mais rdpido.
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Figura 1: Sinal corrompido com click artificial
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Figura 2: Sinal original (linha continua), sinal estimado
pelo método seqiiencial (linha pontilhada) e sinal esti-
mado pelo método baseado no modelo proposto (linha
tracejada)

4.2 Caso B: Click Real

A Figura 4 mostra o sinal original e os sinais esti-
mados pelo método seqiiencial e estimado pelo método
baseado no modelo proposto. Vemos que a curva obtido
pelo método proposto € mais suave, e representa melhor
o sinal original. Ouvindo os sinais estimados, perce-
bemos um leve click no sinal restaurado pelo método
seqiiencial, mas nenhuma degradacdo no sinal obtido
pelo método proposto.

5 CONCLUSOES

No contexto dos métodos bayesianos para
restauracdo de sinais de dudio corrompidos por
clicks, este artigo apresentou um modelo de click que
usa um ndmero de varidveis significativamente menor
em relacdo aos encontrados na literatura. Com isso,
consegue-se obter um método com custo computa-
cional menor, além de um resultado subjetivamente
melhor. A limitacdo desse método, no momento, é a
necessidade de separar o sinal em blocos e garantir que
cada bloco possua apenas um click. A continuacdo do
trabalho se concentra na generalizagdo desse modelo
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Figura 3: Sinal corrompido com real
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Figura 4: Sinal original (linha continua), sinal estimado
pelo método seqiiencial (linha pontilhada) e sinal esti-
mado pelo método baseado no modelo proposto (linha
tracejada)

para um numero qualquer de clicks, para o que o
método Reversible-Jump MCMC [4], que emprega
o algoritmo de Metropolis-Hastings, parece bastante
promissor.
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ABSTRACT

We present here a new-fashioned graphic equalizer which acts on signal partials. The process is based
on a wavelet-based filter-bank that is dynamically tuned to the note’s fundamental pitch. Instead of
working on fixed frequencies as traditional graphic equalizers, it matches - down to every single note
- its frequency bands to harmonic partials. Furthermore, It can also be seen as a real-time subtractive
synthesizer which could be used as a compositional tool as well.

0 INTRODUCTION

In this paper we present a new-fashioned graphic
equalizer which works dynamically on the sound’s par-
tials based on the pitch detector and on the wavelet fil-
ter bank proposed in [1] by Béltran where a new algo-
rithm to compute an additive synthesis model of a sig-
nal, which is based on the Continuous Wavelet Trans-
form analysis, is outlined.

The analysis and resynthesis of musical sounds has
been addressed by many authors usually with Fourier

Transform related techniques. These techniques in-
volve a representation of signals in terms of contri-
butions equally spaced on the linear frequency axis.
A method that would combine a decomposition in
elementary contributions and hearing like properties
would be very attractive. The Wavelet Transform is
such a method [2].

A second point that we will focus is on the pitch
detection algorithms. Finding the pitch of musically in-
teresting sounds can be extremely difficult taking into
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account its complexity. Musical instruments, unlike
speech, have extremely large frequency range, so the
pitch-tracking algorithm has to deal with a very large
bandwidth and sounds that are harmonically rich and
can contain inharmonic partials [3].

In short, in the first section we shall treat the main
aspects about wavelets analysis and the mathematical
background used in this paper. In the second section we
will present the formulation of the used scale and shift
parameters as well as the chosen mother wavelet. In the
third section the pitch detection algorithm will be ex-
plored with an overview of the autocorrelation method.
And in the last two sections there will be an explana-
tion of the implementation and also a discussion about
the results and performance of our model.

1 WAVELET ANALYSIS

Usually the process of partial extraction is based on
Short Time Fourier Transform, but as we know by the
Heisenberg uncertainty principle an ideal time localiza-
tion gives rise to a non-ideal frequency localization and
vice versa[4][5].

Wavelet Analysis can be seen as a powerful tool to
fix this problem that provides a flexible time-frequency
window and that is the main reason to choose wavelets
to implement the filter-bank. In formulating a Continu-
ous Wavelet Transform (CWT) a scale parameter is in-
troduced to adjust the width of the sliding time window
process. The mathematical basis of the Fourier Trans-
form are sine waves whereas the basis of the CWT is
a wavelet family generated by the mother wavelet 1/(t).
The CWT is defined as:

“+o0

Wi (a,b) = / fOULmd )

— 00

where * is the complex conjugate and ), ;(t) is the
mother wavelet scaled by a factor a and shifted by a
factor b.

vuslt) = Z=0(50) @

Hence, the CWT consists of breaking up a signal

into scaled and shifted versions of the mother wavelet
that defines a wavelet basis. We can also define:

Ya(z) = % () 3)

If the 1), (t — b) forms an orthogonal basis, equation
1 can be viewed as a inner product of the original signal
f(t) with :

Wf(av b) = <fa ¢a(t - b)> 4

The wavelet transform is the convolution of the
function f with the filter which the impulse response

is ¢(2):

Wi(a,b) = fa(b) Q)
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where

Q;a(x) = Ya(—7) (6)
The filter frequency response of the scaled mother
wavelet 1, (X) is:

ha(w) = Varh(aw) (7

For each scaled version of the mother wavelet we have a
new filter with a different bandwidth. To create a desire
filter bank, we need to define a parameter s to shift the
central frequency response of each filter generated by
setting the time scale factor a. In our case we want to
define a parameter s that could sweep all the harmonic
bands we want of a given signal.

2 WAVELET FILTER BANK

As proposed by Beltrdn in [1] we are considering a
complex generalization of the Morlet wavelet given by:

P(t) = Clet (ej”‘)t - e%‘l) 8)

for the mother wavelet.

This function as proposed by Kronland-Martinet et
al [2] requires small corrections to ensure that the for-
mal conditions for an analyzing wavelet is satisfied.
However, in practice taking wo > 5 is enough [1]. In
this case the Fourier transform of the Complex Morlet’s
wavelet is:

~ —(w—wp)?

hlw) = Ce™ ©)

C’ e C are normalization constants in the time and
frequency domain, respectively.

As we are interested on a filter bank we need to have
how to control the frequency resolution of each band.
This way we can tune all the bands of our equalizer to
the sound’s partials of a given note. We should included
a parameter k in the equation 9 to control the bandwidth
of the filter. So we have in the frequency domain:

~ —(w—wg)?
2k

P(w) = Ce (10)

The set of scale is employed to provide a logarithm-
resolution on the frequency axis. We will also insert,
in equation 10, a discrete factor s; to slide the central
frequency of the first band, i.e, changing this factor we
will be sliding the first band and generating all the oth-
ers. To prevent aliasing problems the filter bank gener-
ates first the bands with highest frequencies. That is, it
gets the fundamental pitch f of the played note, calcu-
lates the last frequency band that will be used and then
calculates the central frequencies w. of the remaining
bands changing s; as follow:

we, = ffN (11

and
(12)

Wo = SminWe,
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We will call s; of s,,;, cause it can be considered
a tuning factor related to the Nyquist criterion which
fine tunes wy to the desire first (highest) band’s central
frequency we, .

And for 2 < i < N we have:

N

8= — (13)
np

we =20 (14)
5

N is the number of bands and n,, is the band’s num-
ber of the i-th frequency that is being calculated. We
can see in the equation 14 the relation between the cen-
tral frequency w. and the frequency wyp for all bands.
Then we have in the frequency domain the follow equa-

tion:
—wg)?

D(w) = Cpe— 15 (15)

where (' is also a normalization constant. We have in
equation 15 the main expression for the filter bank in
the frequency domain. We need now to find its time
representation to be able to use the convolution repre-
sentation of the equation 5 to filtrate the input signal.
The follow expression was obtained from the equation
8, taking into account properties of Fourier transforms
and by changing the continuous factor a for the discrete
one s:

U(t,s) =

VE —u?( gt ,6%5%) (16)

~——C'e22 (e
s

The equation 16 presents the mother wavelet that will
be used with the frequency slide parameter s and band-
width parameter k.

Figure 1: Filter bank generated by the mother wavelet
presented in equation 16 with w, = 100Hz, £ = 22000
and $,,;, = 6.91 and s; given by equations 13.

Now we’ll expose the pitch detector algorithm.

3 PITCH DETECTION

Pitch detection algorithms can be classified in two
separate categories, spectral-domain and time-domain

HARMONIC EQUALIZER

based on period detection. We are interested on the sec-
ond one due to its low computational cost. This kind
of detection seems to be the most straightforward idea,
which consists in looking to the input signal as an am-
plitude fluctuations in the time domain and try to find
repeating patterns from the waveform that could lead
us to its periodicity. Autocorrelation was the chosen
method. The goal of the autocorrelation routines is to
find the “similarity” between the signal and a shifted
version of itself.

Figure 2: The strong line is the original signal and the
blurred signal is a copy of the original, shifted left by an
amount PiE nearing the fundamental period. Notice
how the signals begin to align with each other as the
shift amount nears the fundamental period.

If the signal is periodic, the autocorrelation function
y(n) also will be, and if the signal is harmonic the auto-
correlation function will have peaks in multiples of the
fundamental frequency [6]. The mathematical defini-
tions is:

y(n) =Y u(kyu(k + n)
k=1
4 IMPLEMENTATION

The algorithm was implemented with Matlab ac-
cording to the diagram of the figure 3:

a7

fundamenlfl frequency

Equalizer Filter Bank

Figure 3: Implementation Block Diagram

The input signal first reaches the pitch detector (that
we call by Dr. Pitch) which outputs the fundamental
frequency’s value f; to the filtering stage. Then the

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A23 DE MAIO DE 2007 140



ANDRE LUIZ LUVIZOTTO E CESAR RENNO COSTA

filter parameters wy and s; are calculated and inserted
into the equation 16. As we know each band of the
filter is related to a wavelet with bandwidth factor £ and
central frequency w, which is sampled with a sampling
frequency fs. As a results we have a matrix M,
where m is the number of sampled points and n the
number of filter bands N.

In practice M is left-side multiplied by a weight’s
matrix P, that has the informations about the gain
of each band, i.e, values between 0 and 1 came from
the equalizer’ slides. At last this resulted matrix is time
convoluted with the input sound vector providing the
filtered output. When the next signal comes Dr. Pitch
sends the new f to the filter stage. The parameters are
actualized to generate the up-to-date wavelets and go
on like before.

We used a Hanning window with 1024 and also
2048 samples with overlap of 50%. The window size
depends on the lowest frequency (large period) of the
input signal. We are looking for other methods of pitch
detection that could be more efficiency and computa-
tionally better.

5 RESULTS

We applied the Harmonic Equalizer with ten and
twelve bands to many different sounds. Guitar, bass,
percussion instruments, some different guitar tunings,
for example, with the 6th string tuned to C1 since we
were interested in evaluate how Dr. Pitch would work
at extreme conditions. These examples can be find at
www.nics.unicamp.br/~andre/equalizer.

We can see on the figure 4 that Dr. Pitch worked
very well, tracking both of notes correctly. We can
also observe the difference between the spectrograms
of figures 4 and 5 considering the number of partials
presented. Only the first five partials were letting pass
in figure 5 while all others five were filtered.

Frequency

Figure 4: Sonogram of the input signal.

As a second example we have a sawtooth wave on
figure 6 where its first four even harmonics were fil-
tered. We can see on figure 7 that the resulted wave-
form is closed to a square wave, as expected. The more
we increase the number of the filtered partials the more
waveform matches to the square waveform.

HARMONIC EQUALIZER

2000

Frequency

Tirne

038 L L L L L L L L L
08 081 08 08 084 08 08 08 08 089 09

Figure 6: Original sawtooth wave.

02 L L L L L L L L L
08 o081 08 08 084 08 08 08 08 089 09

Figure 7: Filtered sawtooth wave. Notice that it is

closed to a square waveform.

Finally a square wave, figure 8, were filtered letting
pass just the fundamental frequency. As we can observe
on figure 9 the resulted waveform is closed to a simple
sine.

6 CONCLUSION AND FURTHER
PLEMENTATIONS

We presented the first results of a new-fashioned
graphic equalizer. A method of partials extraction was
proposed as well as a pitch detector based on the auto-
correlation function. The essential mathematical tools
was revised in the first sections and a briefly discussion
of the pitch detection in the section three.

This first prototype made with Matlab could give
us a good idea of the sonic potential of the model. The
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o] T

08 L L L L L L L L L
08 o081 08 083 084 085 08 087 08 083 09

Figure 8: Original square wave.

04 h L L L L L L L L
08 o081 08 083 034 08 036 08 08 0383 09

Figure 9: Filtered square wave. Notice that it is closed
to a simple sine.

best results were obtained in low frequencies sounds for
example with bass drums, bass and lower guitar sounds.

We are currently developing a low latency C++ im-
plementation to be used as a cross-platform plugin. We
are also verifying the possibilities of working with other
pitch detection methods, for example a wavelet based
algorithm, and use it as another parameter on the graph-
ical interface that could be selected by the user depend-
ing which kind of sound it wants to filter for example
bass, brass, clarinet, piano etc.
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RESUMO

Este artigo apresenta os conceitos de um novo gerenciador digital de sistemas com faixa dinamica inédita e
possibilidade de combinar livremente filtros do tipo IIR e FIR para a equalizagdo de cada via. Para garantir a
protecdo tanto contra distor¢do quanto contra a destrui¢do dos alto-falantes, o gerenciador possui um limitador
RMS e um limitador de picos em cada via. A técnica “look-ahead” aplicada no limitador de picos permite reagir

com agilidade e precisdo sem introduzir distorgdes perceptiveis.

0. INTRODUGCAO

Os gerenciadores de alto-falantes sdo uma pega-chave
em sistemas de sonorizagdo ativos de médio e grande
porte. Eles basicamente retinem as fungdes de crossover,
equalizador e limitador. Antigamente, essas tarefas eram
cumpridas por circuitos analogicos dedicados. Para cada
tipo de alto-falante, filtros ativos individuais tiveram que
ser projetados para viabilizar a separagdo e equalizagdo de
cada via da caixa acustica, a fim de obter uma resposta
overall equilibrada. Os limitadores obrigatorios eram
compostos por VCAs (voltage controlled amplifiers), uma
fonte permanente de dores de cabega para os engenheiros
porque eles inerentemente aumentam o ruido de fundo e a
distor¢ao do audio.

Hoje em dia, prevalecem as solugdes digitais para os
gerenciadores de alto-falantes. Mediante conversores AD
de alta qualidade, o audio ¢ transformado para o mundo
digital logo no primeiro estagio. Todo o processamento do
sinal ¢ realizado por processadores digitais, ¢ o sinal so

volta ao dominio analdgico no ultimo estagio, fornecendo o
audio processado aos amplificadores.

As vantagens dessa tecnologia sdo multiplas:

1) O processamento digital dos sinais a principio pode ser
executado com precisdo quase ilimitada. Na praxe, existem
limitagdes devidas a arquitetura dos DSPs (igital signal
processors), mas num software minuciosamente
desenvolvido, a contribui¢do do processamento digital para
o ruido de fundo e as distor¢des ¢ desprezivel. O que
define entdo a qualidade do audio de um gerenciador
digital sdo essencialmente os estagios analdgicos com os
conversores AD e DA nas entradas e saidas. Esses por
muito tempo (que felizmente ja passaram) de fato
constituiam um gargalo para a faixa dinamica.

Contudo, ¢ importante salientar que assim como desenhar
um circuito analdgico de qualidade inferior, ¢ igualmente
muito facil degradar o audio com processamento digital
improprio. Processamento digital oferece, mas nio garante
uma qualidade impecavel de 4udio!
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2) O routing, os filtros e os limiares dos limitadores podem
ser adaptados facilmente a qualquer conjunto de alto-
falantes, desde pequenas caixas ativas para entusiastas de
Hifi até os maiores sistemas de sonoriza¢do, com nimero
de vias, freqliéncias de cortes e poténcia arbitrarios. De
fato, além da qualidade superior do processamento dos
sinais, a facilidade de transferir, armazenar, organizar e
alterar os setups contribuiu muito para a grande
popularidade dos gerenciadores digitais.

3) As fungdes do processamento digital tém estabilidade
incondicional, elas ndo mudam ao longo dos anos devido
ao envelhecimento de componentes nem sofrem drift
devido a mudancas das condi¢des ambientais.

4) Alguns tipos de processamento de realizacdo dificil ou
até impossivel no dominio analdgico podem ser integrados
com facilidade no dominio digital. O mais notério recurso
desse tipo, de implementagao trivial, é o delay, ferramenta
indispensavel para o ajuste temporal entre as vias de uma
caixa de som e entre os stacks de sistemas de sonorizagdo
distribuidos. Outro exemplo de exclusividade do
processamento digital sdo os filtros FIR (finite impulse
response) que permitem influenciar independentemente a
amplitude e a fase do sinal, recurso que s6 agora
gradualmente ganha popularidade em produtos comerciais.
Por final, limitadores de pico com capacidade de “prever o
futuro” podem comecar a reduzir o nivel do sinal antes
mesmo de um transiente provocar ceifa do amplificador ou
até dano mecanico de um alto-falante.

Este artigo ¢ baseado num novo gerenciador que reune
todas essas vantagens da tecnologia digital num produto de
uma altura de unidade de rack (44 mm), 4 entradas ¢ 8
saidas analdgicas, uma entrada e saida no formato
AES/EBU, e conexdes RS232 e LAN para o controle
remoto. Um cuidado especial foi dado a qualidade do
audio, particularmente a faixa dindmica.

Infelizmente, ¢ impossivel perscrutar todos os pormenores
de um equipamento tdo complexo num artigo conciso de s6
8 paginas. Por isso, so alguns aspectos de destaque serdo
abordados, a comegar com a questio qual a taxa de
amostragem mais adequada.
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1. 48 OU 96 KHZ ?

O pro6 e contra do dobramento da taxa de amostragem
para 96kHz ja foi amplamente discutido na década
passada. Vamos rever alguns argumentos, com enfoque nos
aspectos e requerimentos de sonorizagdo ao vivo.

Quanto & audibilidade de som acima de
aproximadamente 20 kHz, cuja reprodugdo requeria a taxa
elevada de amostragem, tudo indica o seguinte: No6s ndo
ouvimos ultra-som de jeito nenhum, nem de forma direta,
nem de forma indireta. Cientistas japoneses [2] conduziram
uma série de testes bastante reveladores para desempatar
esse quesito. Neles, eles misturaram componentes ultra-
sonicos ao sinal de audio e perguntaram aos ouvintes se
esses perceberiam uma diferenca. E muitos de fato
perceberam. No entanto, nesses ensaios, o ultra-som foi
reproduzido pelo mesmo amplificador e pelo mesmo
tweeter que a musica, o que levanta a suspeita que produtos
de intermodula¢do caindo na faixa audivel abaixo dos
20 kHz foram na verdade o que foi percebido pelos
ouvintes. Para esclarecer essa duvida, os experimentadores
repetiram os testes, desta vez reproduzindo os
componentes ultra-sonicos por tweeters separados.
Resultado surpreendente: nenhum dos participantes dos
testes foi capaz de detectar a presenca do ultra-som, o que
corrobora a tese que o acréscimo de ultra-som so ¢
perceptivel quando ele gera intermodulagio com
componentes incidindo na faixa audivel.

Na area do som ao vivo, outros aspectos t€ém que ser
levantados em consideragdo . Primeiro, nenhum sistema de
sonorizag@o de alta eficiéncia ¢ construido de maneira que
permita a efusdo de ultra-som. Os drivers de compressdo
raramente tém uma faixa util de freqiiéncias que se estende
muito além de 12 ou 13 kHz. O que se vé na faixa acima na
resposta em freqiiéncia sdo meramente ressonancias
singulares em algumas freqiiéncias. Os wave-guides dos
line-arrays, responsaveis para a formagdo de uma onda
quase cilindrica, igualmente s6 funcionam até no maximo
15 kHz. Além disso, a absor¢do de freqiiéncias altas no ar,
particularmente em paises tropicais como o0 nosso com alta
umidade do ar, iria malograr qualquer tentativa de
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Figura 1: Diagrama de blocos do hardware para o processamento de audio
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Figura 2: Processamento para 4 vias, com combinacéo livre de filtros FIR/IIR e redugéo opcional da taxa de amostragem

transmitir ultra-som através de distancias médias e longas.

Do ponto de vista da praticidade, parece entdo fazer pouco
sentido levantar a taxa de amostragem acima de 48 kHz
num aparelho que serve para a sonorizagdo de grande
porte, e conseqiientemente, a maioria das mesas de som
digital para som ao vivo trabalha com 48 kHz.

Porém, existem varios pontos em favor dos 96 kHz:

Primeiro, além de aumentar a relagdio S/R do
processamento digital em 3 dB na banda audivel (por
espalhar o mesmo ruido de quantizacdo agora até a nova
freqiiéncia Nyquist de 48 kHz), o emprego de error feed
back ou até de noise shapers de ordem maior apds cada
requantizacdo interna permite jogar a maior parte do ruido
resultante dessa operagdo a banda acima de 20 kHz, onde
ele ndo perturba mais.

Segundo, porque a resposta em freqiiéncia de filtros IR
se assemelha mais com os gabaritos analdgicos, se bem
que essa questdo ja deixou de ser uma preocupagdo com a
devida corregdo do fator Q de qualidade e o método de
geragdo dos coeficientes segundo Orfanidis [6].

No entanto, a maior vantagem para o som ao vivo é a
reducdo da laténcia, particularmente causada pelos filtros
anti-aliasing nos conversores. Esses comumente trabalham
com fase linear e resposta impulsiva simétrica, o que
acarreta um atraso de tipicamente 1,4 a 2ms para a
conversio AD-DA com 48 kHz. Dobrar a taxa de
amostragem logo faz despencar esse valor para a metade.
Porém, uma redugdo bem maior da laténcia é possivel
empregando filtros com decaimento menos inclinado, o
que torna a resposta impulsiva bem mais curta. Alguns
conversores, como o PCM1792A, possibilitam escolher
entre o filtro tradicional e outro do modo “slow” com
resposta em freqiiéncia bem menos ingreme. Com esse
filtro, a laténcia cai para um ter¢o comparado ao filtro
tradicional, chegando a meros 187 us @ 96 kHz. Aplicar o
filtro “slow” com taxa de amostragem de 48 kHz ndo seria
viavel porque o decaimento da resposta em freqiiéncia
comegaria bem antes de 20 kHz.

Devido a essas vantagens, optou se pelo emprego de
96 kHz, ndo obstante o fato que isso significa dobramento
da carga computacional para os DSPs. Essa taxa também ¢
mantida quando um sinal digital de 48 kHz (oriundo de
uma mesa digital) ¢ a fonte do audio. Nesse caso, um
conversor de taxa de amostragem assincrono se empenha
para adaptar a taxa do sinal a interna de 96 kHz.

2. CONVERSAO AD COM 2 FAIXAS DE GANHO

A faixa dindmica ¢ um critério-chave de qualquer
produto de audio. Enquanto outros critérios igualmente
importantes para a qualidade de audio, tais como distor¢des
harmonicas e desvios da resposta linear em freqiiéncia,
deixaram de ser uma preocupagdo simplesmente pelo fato
que os valores atingidos hoje em dia sdo muito aquém da
audibilidade, qualquer aumento da faixa dindmica sempre
pode ser verificado ndo somente pelos aparelhos de
medicdo, como também com as nossas orelhas.

Como ja mencionado anteriormente, os conversores AD
e DA s@o pecas cruciais para a qualidade total de um
gerenciador. As primeiras geragdes desses dispositivos ndo
chegaram nem perto da faixa dindmica de uma boa solu¢do
analogica e contribuiram para a ma fama do audio digital
que alguns saudosistas alimentam até hoje. Desde entdo, a
tecnologia evoluiu muito e atualmente, conversores AD e
DA com uma relagdo S/R (sinal/ruido) entre 110 ¢ 120 dB
(calculada na banda até 20 kHz sem ponderagdo) sdo
disponiveis em grande variedade por pregos amigaveis.

Uma faixa dinamica de 110 dB pode parecer exagero,
tendo em vista que numa mixagem ao Vivo com varios
microfones no palco abertos, arelagdo S/R do mix nio
deve ultrapassar uns 60 ou 70 dB. Porém, musica ao vivo
ndo ¢ a Unica aplicagdo dos gerenciadores. Existem
situagdes que demandam uma faixa dindmica bem maior,
por exemplo na sonorizagdo em teatros e cinemas. Em
trechos silenciosos da apresentagdo, o ruido de fundo do
sistema de sonorizacdo deve ser imperceptivel até nos
lugares mais proximos dos alto-falantes para nio
atrapalhar. Porém, efeitos naturais e especiais, tais como o
estrondo em uma tempestade ou explosdes, costumam ser
reproduzidos com altissimo nivel, tornando necessario o
aparelhamento do estabelecimento com alto-falantes de
alta  eficiéncia e  amplificadores  poderosos (e
potencialmente ruidosos).

Para a reproducdo de musica, Fielder [1] chega a
conclusdo que uma faixa dinamica de 120 dB ¢ necessaria
para eliminar qualquer possibilidade de o ruido de fundo
afetar a apreciagdo. Isso poderia nos levar a crer que
simplesmente empregando os melhores conversores AD do
mercado, que de fato alcangam uma faixa dindmica de 120
dB, o ruido de fundo ndo deveria mais preocupar.
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No entanto, ndo ¢ bem assim. O motivo disso ¢ que
ainda precisamos de headroom para os limitadores
embutidos no gerenciador. Para manter o som ndo-
distorcido, o sinal da entrada precisa permanecer limpo
mesmo com os limitadores ja em agdo, de preferéncia até a
propria fonte do sinal (ou seja, a mesa de som) chegar ao
limite de ceifa. Da mesma maneira, o ideal seria que o
gerenciador ndo contribuisse significativamente com o
proprio ruido de fundo quando os master faders da mesa de
som estdo fechados.

28 dBu ) ¢ adiust
A M ilnpu adjus

F---| 6dBuUf==-

mixing desk Controller

analog out analog in

DR: 128 dB DR: 110 dB
v - Master fader -co
-100 dBu

Figura 3: Gerenciador comum: Gargalo de faixa dinamica

A Figura 3 demonstra o dilema. Como praticamente
todas as mesas de som sdo equipadas com amplificadores
operacionais alimentados com =15V a =18 V, o nivel de
ceifa nas saidas simétricas gira em torno de 28 dBu (0 dBu
=v 0.6 VRMS). Com os faders fechados, porém, so sobra
o ruido de fundo do ultimo estagio da mesa de som. Esse
pode facilmente cair abaixo dos -100 dBu. A diferenca
entre esses dois valores equivale entdo a aproximadamente
130 dB, e portanto ¢ esse valor da faixa dindmica que seria
desejavel para um gerenciador de sistemas. Como os
gerenciadores comuns do mercado chegam nem perto a
esse valor, muitos deles sdo equipados com potencidmetros
ou chaves de sensibilidade nas entradas. Sobra entdo para o
engenheiro do som a tarefa de ajustar esses controles,
avaliando criteriosamente se um amplo /eadroom ou um
baixissimo ruido de fundo ¢ mais importante em
determinada situa¢@o de sonorizagdo.

Para tirar essa dor de cabega do técnico, a técnica de
conversdo em duas faixas diferentes de ganho permite
estender generosamente a faixa dindmica da conversdo
AD. Funciona essencialmente da seguinte maneira: O sinal
de entrada ¢é passado a dois pré-amplificadores com ganhos
diferentes, que por sua vez alimentam os dois canais de um
conversor ADC estéreo (Figura 4). Os sinais digitalizados
sdo passados ao DSP , que compensa a diferenga do ganho
e decide qual dos dois sinais ¢ valido. Quando o canal com
maior ganho comegar a ceifar (ou melhor, pouco antes
disso acontecer), o DSP chaveia para o outro canal com
menos ganho.

Para que isso possa acontecer de forma inconsutil e
totalmente inaudivel, algumas precaucdes tém que ser
tomadas. Primeiro, o circuito analdgico tem que ser
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desenhado criteriosamente para que ndo haja crosstalk do
canal clipado para o canal de menor ganho, dessa forma
introduzindo distor¢do harmonica indesejada. Segundo, a
diferenca dos ganhos entre os dois canais ¢ passivel a
pequenas variagdes devidas ao drift térmico do circuito. O
mesmo acontece com o DC offset. Para evitar uma
descontinuidade no sinal no momento da transi¢do, ambos
os valores tém que ser tracados de forma adaptativa. A
velocidade da adaptacdo ainda ¢ controlada pelo nivel do
sinal. Quando esse for baixo, a adaptacdo do DC offset é
rapida e a da diferenca dos ganhos mais devagar, e vice
versa. Quando o canal com maior ganho ceifar, as
adaptagdes param temporariamente com os dois valores
congelados.

24 bit

24 Bit Stereo ADC
Clip: 6,8 dBu

Switch cortrol
Gain adaption
DC adaption

Figura 4: Principio da conversdo AD em duas faxas de ganho”

Gragas a essas adaptagdes, o erro da estimagdo da
diferenga do ganho ndo ultrapassa +0.003 dB e o da
diferenca dos DC offsets ¢ de no maximo £10 pV (com o
valor fullscale sendo aproximadamente 20 Volts), ja
possibilitando uma transi¢ao inaudivel.

Mesmo assim, algumas medidas adicionais servem para
aperfeicoar ainda mais a técnica. Para reduzir
drasticamente a taxa de mudancas de um canal para o
outro, o mascaramento temporal da nossa audigdo ¢
explorado. Quando o canal com maior ganho deixar de
ceifar, um periodo de repouso de 20 ms ¢ esperado até
escolher esse canal como fonte do sinal. Nesses 20 ms, o
ruido de fundo é mascarado pelo som altissimo presente
antes da queda do nivel, e portanto ¢ inaudivel. Se o sinal
subir novamente dentro do intervalo de espera, duas
transi¢des (para o canal com maior ganho e de volta)
desnecessarias sdo economizadas.

Adicionalmente, os limiares para o chaveamento de um
canal para o outro ndo sdo iguais: Quando o nivel
aumentar, o limiar para chavear para o canal com menor
ganho ¢ de -2 dBFS (dB abaixo de fillscale do canal com
maior ganho), enquanto o para chavear de volta para o
canal com maior ganho é de -5 dBFS. Essa histerese evita
que sinais com niveis estdveis provocam repetidos
chaveamentos.

Mais um recurso ¢ uma fungdo “look-ahead”, que faz
com que um aumento do nivel acima do limiar seja
detectado com antecedéncia de 16 valores de amostragem.
Esse detalhe ¢ necessario porque os filtros anti-aliasing de
fase linear do conversor AD ja trazem reacdes
(ondulagdes) antes de o sinal ceifado chegar a saida.

Com uma diferenca dos ganhos de 19 dB e o emprego do
conversor AKS5394A, alcangando uma relagdo S/R de
118 dB por canal, a faixa dindmica total ultrapassa a
barreira almejada de 130 dB com folga.

A técnica descrita obviamente ndo melhora a relagdo S/R
instantdnea. Essa ndo pode ser melhor do que a dos canais

individuais do conversor AD. Na praxe, porém, o aumento
da faixa dindmica, definida pelo nivel de ceifa em relagdo
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ao ruido de fundo sem sinal presente, ¢é tao 1til quanto seria
um super-conversor que realmente atingisse essa relacdo
S/R “por forga propria”. A diferen¢a dos ganhos de 19 dB
pode ser vista como uma extensdo da faixa 1til de niveis.
Até um nivel na entrada de aproximadamente 6dBu, o
canal mais sensivel garante uma digitalizacdo com
contribui¢do minuscula de ruido de fundo (<-105 dBu). Se
o sinal ultrapassar esse limiar, a transi¢do para o canal com
ganho menor faz com que o ruido de fundo dé um salto
para cima, fazendo a relagdo S/R instantinea cair de
aproximadamente 115 dB para pouco menos de 100 dB.
Parece dramatico, mas devido ao mascaramento espectral
do nosso sentido de audicdo, esse pulo do ruido de fundo ¢é
completamente inaudivel em todas as circunstancias. Isso
até vale para os sinais mais criticos, que nesse caso seriam
tons puros de baixa freqiiéncia.

Para o técnico do som, a extensdo da faixa dindmica
proporcionada pela conversdo AD em duas faixas de ganho
significa que ela ndo precisa mais se preocupar com o nivel
de 4udio indo da mesa de som ao gerenciador de sistemas.
O nivel de ceifa dos dois equipamentos coincide, enquanto
o ruido de fundo do gerenciador ¢ até mais baixo do que o
da mesa de som com os master faders fechados.

O ideal, contudo, ¢ trabalhar com uma mesa de som
digital e passar o master mix de forma digital (no formato
AES/EBU) ao gerenciador de sistemas, evitando dessa
forma perda de qualidade através de uma conversdo dupla
desnecessaria.

3. CONVERSAO DA

Uma alta faixa dindmica também ¢é desejavel para as
saidas de um gerenciador que fornecem os sinais
processados aos amplificadores. Em contraste as mesas de
som, a faixa dindmica de amplificadores de poténcia
normalmente ¢ significativamente mais baixa. Exemplares
excelentes atingem valores de 110 a 120 dB, mas a maioria
alcanca meramente de 100 até 110 dB.

Porém, a faixa dinamica das saidas do gerenciador
deveria ser notavelmente superior a esse valor. Primeiro,
vale lembrar que conectar um gerenciador a um
amplificador com exatamente a mesma faixa dinamica ja
faria o valor total do sistema de sonorizagdo cair em 3 dB.
Uma perda ainda bem maior acontece se o amplificador
possuir ganho alto, fazendo com que o nivel de ceifa dele
seja alcancado bem abaixo do nivel maximo que as saidas
do gerenciador sao capazes de produzir. Nesse caso, a faixa
acima desse nivel se torna inutilizavel. Por outro lado,
como o gerenciador deve ser capaz de tirar a poténcia
maxima de qualquer amplificador, o nivel méaximo das
saidas do gerenciador ndo pode ser inferior a
aproximadamente 18 dBu, garantindo que um amplificador
com ganho de 26 dB (que constitui o0 minimo encontrado
no mercado) ainda seria capaz de produzir 7600 Watts em
2 Ohms.

Para contornar o problema de perda de faixa dindmica no
casamento com os amplificadores, muitos gerenciadores
possuem potencidmetros nas saidas, alguns motorizados
para permitir o controle e recall pelo software. Porém,
esses controles aumentam os custos, podem quebrar e
ainda diminuem a &rea disponivel no painel dianteiro,
comumente com altura de meramente uma unidade de
rack. Outra possibilidade ¢ de acrescentar potencidometros
digitalmente controlados atras dos conversores DA. No
entanto, essa solu¢do € pouco convincente porque a faixa
dindmica desses potenciometros ndo ¢ maior do que a de
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bons conversores DA e eles ainda acrescentam distorgao (e
também aumentam o preco final do produto).

A solugdo mais versatil é empregar conversores DA com
a faixa dindmica mais alta possivel. Optou-se pelo melhor
conversor de dudio atualmente disponivel no mercado, o
PCM1792A da Burr-Brown. No entanto, a relagdo S/R
espetacular de 126 dB (20 Hz - 20 kHz sem ponderagéo)
prometida na ficha técnica ¢ dificil de alcancar. O
conversor ¢ muito sensivel a jitter (pequenas variagdes dos
tempos das comutagdes de um clock), o que ndo
surpreende porque 0s noise shapers requerem um master
clock bem limpo para remover a parte grossa do ruido de
quantizacdo para fora da faixa audivel [3]. Quanto menor o
ruido de fundo desejado, maior ¢ a sensibilidade para jitter.

No gerenciador descrito neste artigo, a relagdo S/R
alcancado com os PCM1792A ¢ de 121 dB (lin. 20 Hz -
20 kHz). Isso ainda ¢ bem acima do valor de qualquer
outro conversor DA de audio e reduz efetivamente o perigo
de perda de faixa dindmica na conexdo aos amplificadores.
Na grande maioria dos casos, os amplificadores ligados ao
gerenciador serdo a fonte predominante de ruido.

4. FILTROSIR

Para realizar a funcionalidade de crossover e
equalizagdo, existem duas opgdes basicas: Os filtros com
(IIR) e sem (FIR) realimentagdo interna. Os filtros IIR sdo
os mais utilizados na 4rea do é4udio digital. Com uma
estrutura de meramente 5 coeficientes e dois delays, o
chamado biquad, eles sdo capazes de emular um filtro
analdgico de segunda ordem. Assim, eles constituem o
elemento basico de filtragem e podem assumir quaisquer
caracteristicas também conhecidas no dominio analdgico,
tais como passa-baixa, passa-alto, shelf, notch e bell, além
de outros. Para realizar fungdes de crossover com ordem
superior a 2, varios biquads com paradmetros ligeiramente
diferentes para gerar a caracteristica desejada (Butterworth,
Bessel, Linkwitz-Riley, etc.) sdo concatenados. Para a
equalizagdo dentro da faixa passante de cada via, sdo
comumente empregados filtros paramétricos (bell) com
freqiiéncia central, largura de banda e ganho variaveis,
além de filtros low-shelf'e high-shelf.

Notch 200Hz, Q=512, —24dB. 24, 24+EFB, 48Bit. 16K—FFT.
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Figura 5: Topologia de um biquad na forma direta | com error feed
back opcional, e ruido auto-gerado por um filtro notch com
processamento interno de 24 bits, 24 bits com EFB, e 48 bits

O caminho do sinal para cada via é entdo sempre uma
cadeia de multiplos estagios conectados em série, o que
infelizmente resulta em acumulo de ruido e distor¢do
gerados nos estagios individuais, como também acontece
em realizagdes analdgicas. Isso significa que a qualidade
de processamento de cada estagio deve ser bem superior ao
resultado final desejado.

5° CONGRESSO | 112 CONVENGAO NACIONAL DA AES BRASIL - SAO PAULO, 21 A23 DE MAIO DE 2007 147



MULLER

De fato, filtros IIR sdo bastante sensiveis a precisdo
restrita dos calculos de um DSP. Um calculo com meros 24
bits daria resultados deploraveis, com ruido, distor¢do e
tons continuos (/imit cycles) mesmo na auséncia do sinal de
entrada. A introdugdo da técnica da realimentagdo do erro
da requantizag@o (error feed back) mostrada na Figura 5 ja
diminui os erros em 30 dB (curva do meio na Figura 5).
Porém, para suprir as demandas do dudio profissional, s6
um calculo com 48 bits integer (curva de baixo na figura5)
ou 40 bits ponto flutuante garante resultados aceitaveis.

5. FILTROS FIR

Os filtros FIR seguem um conceito de filtragem
diferente. Eles executam uma convolucdo do sinal de audio
com a resposta impulsiva do filtro desejado. Sendo assim,
eles sdo capazes de emular quaisquer sistemas lineares e
invariantes no tempo. Na area de efeitos, por exemplo, a
convolugdo ¢ utilizada para gerar reverberacdo natural com
a ajuda de uma resposta impulsiva captada no ambiente
emulado (salas de concerto famosas, por exemplo). Nos
gerenciadores digitais, um s filtro em cada via executa ao
mesmo tempo a fungdo de crossover e toda a equalizacdo
do alto-falante. Em contrapartida aos filtros IIR, a fase
pode ser tratada independentemente da amplitude com os
filtros FIR. Isso possibilita basicamente trés tipos de
equalizag@o:

5.1. Fase minima

Na verdade, deveria ser chamado de “atraso minimo”. Um
determinado modulo da resposta em freqiiéncia sempre ¢
acompanhado por uma fase especifica em cada freqiiéncia,
que representa a atraso minimo fisicamente possivel para
esse filtro. Quanto mais radicais e ingremes as mudangas
no moédulo do espectro, maior sera a distor¢do da fase e do
atraso de grupo (que ¢é proporcional a derivada negativa da
fase). O filtro FIR de fase minima pode facilmente ser
gerado dos casos seguintes através da transformada
Hilbert.

5.2. Fase linear

Poderia também ser chamado de “atraso constante” ou
“resposta impulsiva  simétrica”, pois essas sdo
caracteristicas intrinsecas dos filtros de fase linear.
Significa que ndo importa qudo radicalmente o percurso de
uma resposta em freqiiéncia possa mudar, ela ndo causa
distor¢des da fase nem do atraso de grupo. Esse tipo de
filtro ¢ muito interessante para a fungdo do crossover de
uma caixa acustica, pois ele permite escolher uma
inclinagdo muito alta (acima de 100 dB/oitava) para a
separagao das vias sem complicar o alinhamento temporal.
Como maior beneficio, a faixa de interferéncia por volta da
freqliéncia de corte de duas vias da caixa acustica serd
muito estreita, praticamente eliminado problemas com
phasing sob diversos angulos. A grande desvantagem do
filtro de fase linear ¢ o atraso constante que ele introduz.
Ele equivale a metade do comprimento de filtro FIR. Esse
comprimento, por sua vez, ¢ proporcional a seletividade do
filtro (quanto mais ingreme a inclinagdo desejada na faixa
transitoria, mais comprida a resposta impulsiva
armazenada no filtro FIR) e inversamente proporcional a
freqiiéncia de corte. Isso traz duas desvantagens
desagradaveis: Primeiro, para atuar em baixas freqiiéncias
(por exemplo, para a separagdo dos subwoofers das torres
principais), o filtro de fase linear acarreta um atraso entre
aproximadamente 40 ms a 100 ms, o que inviabiliza o uso
para som ao vivo. Segundo, um filtro FIR tdo comprido
extrapola o poder de célculo dos DSPs se operado com a
taxa de amostragem original. A  conseqiiéncia
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incontornavel € que as vias para médios e baixos t€ém que
ser operadas com taxa de amostragem reduzida. O
downsampler no inicio do processamento e 0 oversampler
no final da cadeia (Figura 2) compdem filtros passa-baixo
que por sua vez acarretam um pequeno atraso, na soma
algo entre 2 ou 3 ms para a via de subgrave, nao impedindo
0 USO para som ao vivo.

5.3. Fase equalizada

Esse tipo de equalizagdo vai a um passo além do tltimo
tipo apresentado: Ele equaliza nao somente a amplitude do
alto-falante, como também a fase, fazendo com que a
cadeia completa do filtro mais o alto-falante exiba um
atraso de grupo constante e perfeitamente independente da
freqiiéncia. Em outras palavras, ele elimina a dispersdo do
alto-falante. Com essa propriedade, a caixa acustica pode
reproduzir de maneira perfeita um pulso curto, que vai
aparecer como a resposta impulsiva simétrica de um passa-
baixo ideal. Uma onda retangular também ¢ reproduzida
fielmente. Porém, isso s6 vale no ponto que serviu como
base para as medigdes das respostas complexas em
freqiiéncia (compostas por modulo e fase), o que expde
uma dificuldade no uso dos filtros FIR: Enquanto a geracao
dos coeficientes do filtro FIR a partir das respostas ¢ uma
tarefa bastante straight-forward, o resultado depende da
qualidade e representatividade da medi¢do que serviu como
gabarito para a equalizacgdo.
No novo gerenciador, todos os tipos de filtro podem ser
livcemente combinados: Em cada via, podem ser
posicionados filtros IIR e/ou um filtro FIR com fase
minima, linear, ou equalizagdo complexa, com redugdo
opcional da taxa de amostragem entre 2 a 16 (Figura 2).
Além disso, existe um banco de filtros IIR opcionais que
agem logo na entrada, antes da separagdo para as varias
vias, substituindo um equalizador de sistema externo. A
alocagdo dos filtros IIR ¢ dinamica, quer dizer o nimero
total de biguads aplicaveis é fixo (em fungdo do poder
computacional do DSP disponivel).
O esquema mais popular de equalizacdo numa geracdo
anterior do novo gerenciador fez uso dos filtros FIR com
equalizacdo complexa nos agudos é médios, fase minima
nos graves, ¢ pequenas corre¢des de banda larga mediante
o banco de filtros IIR antes da ramificagdo das vias. Esse
método ¢ o preferido por usudrios que possuem e sabem
utilizar um sistema de medi¢ao com base em FFT.

A operagdo exclusiva com filtros IIR é especialmente
indicada para usuarios que ndo dispde de um sistema de
medic¢do, mas tém as recomendagdes do fabricante da caixa
acustica relativas as freqiiéncias ¢ corte e equalizagdo na
mao.

6. LIMITADOR VIDENTE DE PICOS

Limitadores analdgicos de pico Figura 6) sofrem um
dilema: Quando um transiente ultrapassar o limiar de
acionamento, ja ¢ tarde para reduzir o volume — o pico do
sinal vai crescer acima do limiar e, portanto, ainda pode
sofrer ceifa. Para combater esse problema, a velocidade de
regulagem (attack) pode ser aumentada. Mas isso, a partir
de um certo ponto, vai surtir distor¢des bem audiveis e
bastante desagradaveis. Outra possibilidade ¢ posicionar o
limiar de acionamento abaixo do nivel que vai causar ceifa
do amplificador ou danos mecanicos do alto-falante.
Porém, isso vai ocasionar acionamento do limitador
mesmo se o pico nem alcangar o limite de ceifa.

De qualquer maneira, o circuito RC para suavizar a
voltagem que controla o VCA (voltage controlled
amplifier) constitui um filtro de ordem 1 com inclinagdo de
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meramente 6dB/oitava. Significa que o sinal de controle
do VCA, oriundo do comparador que gera um sinal binario
de alta amplitude (sinal do topo na Figura 7), ainda contém
alto teor de componentes de alta freqiiéncia que ocasionam
distor¢oes feias. Utilizar um filtro de ordem maior ndo é
remédio viavel num limitador analdégico porque iria
aumentar a lentiddo de reag@o.

signal
output

Full wave
Rectifier

release

i ' thres-
comparator
Figura 6: principio de um limitador analégico de picos

Andlog limiter, Atack=5000dB/s, Release=40dB/s

0
dB comparator output
—= VCA-control signal
Vv
| I. il Il
—-10 limiter threshold
-5 limited audio signal

6.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 s

Figura 7: Sinal saindo do comparador, sinal de controle do VCA,
e audio saindo do VCA no limitador analégico

Para completar a lista das desvantagens, um VCA
analogico aumenta o ruido de fundo e as distor¢des mesmo
se o limitador nem esta em agao.

O processamento digital permite contornar de forma
elegante os problemas mencionados. Primeiro, se o limiar
de acionamento ndo ¢ alcangado, o limitador digital deixa
passar o sinal sem alteragdes, ndo acrescentando nenhum
ruido e nenhuma distorgao.

Para driblar o problema que o limitador s6 percebe um
nivel alto quando ja ¢ tarde, seria ttil se ele ja soubesse de
antemdo como serd o percurso do sinal no futuro proximo.
Essa comodidade pode ser facilmente realizada passando o
sinal por uma pequena delay line de apenas 1lms. Ao
detectar um transiente que iria ultrapassar o limiar, o
limitador pode dispor desse tempo para reduzir
gradualmente o ganho do sinal, com inclinagdo constante
em dB/s, até que o topo do pico incide exatamente com o
limiar ao sair da delay line.

O sinal liso do “controle do VCA” (Figura 10) resultante
dessa operagdo ja diminui muito a contaminagdo com
componentes de alta freqiiéncia (Figura 11). Um
aperfeicoamento do método ¢ passar o sinal de controle por
um passa-baixo Bessel (na implementagdo, com freqiiéncia
de corte de 500 Hz ¢ ordem 6). Para comportar o atraso de
grupo constante de aproximadamente 1ms desse filtro, a
delay line ¢ simplesmente aumentada por esse valor.

GERENCIADOR DIGITAL
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Figura 8: Principio do limitador digital com look-ahead
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Figura 9: sinal de controle de VCA do limitador digital com look-
ahead. Em baixo: sinal de entrada (pontilhado) e de saida

Anticipating Peak Limiter, Attack=2ms, Release=40dB/s
di
a

L AMAAL AR

-10 { limiter threshold

/
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Figura 10: Mesmo trecho que na Figura 7, agora tratado pelo
limitador digital: sinal de controle do VCA e sinal de saida limitado
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Figura 11: Espectros do sinal de controle do VCA nos limitadores
analdgico e digital, sem e com filtragem
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O limitador ¢ completado com logica para realizar a fase
hold (50 ms) e o release, em dB/s constante ajustavel,
como em limitadores tradicionais.

O procedimento descrito ndo significa que a agdo do
limitador ndo seja mais audivel. Pelo contrario, ao
apresentd-lhe um sinal muitos dBs acima do limiar e
escolhendo uma taxa alta do release (acima de 100 dB/s), o
fator de crista sera reduzido consideravelmente e o audio
vai ganhar densidade (uma técnica que infelizmente hoje
em dia ¢ utilizada em excesso na masterizagdo de CDs e
transmissdo de radio, ultrapassando os limites do bom
gosto). Porém, o que o método assegura ¢ que o dudio
deixa de ser modulado por resquicios da onda quadrada
saindo do comparador, eliminado a aspereza agressiva do
som resultante desse tipo de distorgdo em limitadores
convencionais.

O limitador de picos serve para evitar tanto ceifa do
amplificador quanto danos mecanicos dos drivers
(excursdo além do limite no caso de woofers, aceleragdo
excessiva no caso de tweeters). Muitas vezes, por exemplo,
no caso de subwoofers potentes, ¢ o amplificador que de
fato perde primeiro o folego. Para evitar ceifa dele em
todas as circunstancias, o limiar do limitador teria que ser
ajustado em concordancia com a poténcia continua que o
amplificador ¢ capaz de produzir. Porém, tal procedimento
ndo exploraria a capacidade da maioria dos amplificadores
de reproduzir bursts de curta duragdo com nivel 2 ou 3 dB
(ou até mais) acima da poténcia continua.

Para ndo desperdicar essa reserva, o limitador de picos
foi evoluido a fim de tragar a descarga dos capacitores
eletroliticos na fonte dos amplificadores, responsavel pela
diminuigdo da poténcia do sinal quando aplicado
continuamente. Essa extensdo, chamada de ‘“controlled
overshoot”, introduz dois novos pardmetros para a
programag@o do limitador: O valor surge, que informa a
poténcia RMS inicial de curta duragdo, e¢ o valor surge
duration, definido pela intersecdo da reta inicial do
decaimento da poténcia com a linha horizontal da poténcia
continua (Figura 12). Esses valores podem ser avaliados
facilmente ligando a carga e um osciloscopio ao
amplificador (o segundo canal precisa ser carregado
também) e tocando um burst de 100 ms ou mais com nivel
que causa ceifa desde o inicio. Se esses recursos nao
estiverem ao alcance do usudrio, um valor surge 2 dB
acima da poténcia continua e uma surge duration de 30 ms
combinam bem com a maioria dos amplificadores
profissionais de alta poténcia.

220 Hz, 2 *4 9

v
150

100

50

<—-| duration |

50 100 150 200 250 300 ms
Figura 12: Medigdo dos parametros para o “controlled overshoot”

A descarga dos capacitores ¢ modelada a partir do
quadrado do sinal e assumindo uma carga Ohmica
independente da fregiiéncia. E claro que a impedancia de
caixas acusticas reais difere bastante desse ideal, mas na

GERENCIADOR DIGITAL

praxe, a  aproximagdo do  modelo  funciona

surpreendentemente bem.

Além do limitador do pico, existe um segundo limitador
RMS para evitar superaquecimento em cada via. Esse
limitador funciona independentemente do limitador de
picos e somente compartilha o estdgio “VCA” (a
multiplicagdo do sinal com o fator de atenuag@o) com este.
O limitador térmico precisa de dois valores: A poténcia
RMS continua que o alto-falante aglienta com durago
infinita, e o time constant, que desta vez ¢ a intersegdo da
inclinagdo inicial do aquecimento (quando aplicar a
poténcia continua) com a temperatura maxima.

Como no caso do limitador de picos, a realidade é bem
mais complexa porque o aquecimento ¢ dependente da
impedancia e da excursdo da bobina moével, ambos fatores
com forte dependéncia da freqiiéncia, sobretudo em
woofers. Porém, contando com as propriedades estatisticas
do sinal musical, uma boa prote¢do do alto-falante sem
desperdicar muitas reservas ¢ factivel.

De qualquer maneira, um técnico de som sensato e
responsavel ndo se aventura para exprimir as ultimas
fracdes de dB NPS do sistema de som. E tolice comemorar
um som altissimo durante o show, mas depois ter que
trocar drivers queimados aos montes.

7. CONCLUSOES

A tecnologia digital de 4dudio avangou o suficiente para
tornar uma solugdo digital de gerenciadores de sistema
superior em praticamente todos os aspectos de qualidade,
comparados com os antecessores analogicos. Isso vale
sobretudo para critérios chaves como distor¢des, faixa
dindmica e precisdo dos filtros de crossover e equalizagao.

Com a livre escolha de filtros FIR e IIR, o usuario pode
optar para a equalizagdo automatica a partir de respostas
em freqiiéncias medidas de cada via, com total
flexibilidade na escolha do comportamento da fase, ou
enveredar pelo caminho tradicional de programar filtros de
segunda ordem passo-a-passo.

Resta comemorar que com os avangos consideraveis que
os fabricantes de caixas acusticas profissionais obtiveram
sobretudo no controle direcional, com o advento dos line-
arrays que possibilitam um som bem mais homogéneo, e
com as ferramentas de medi¢do interagindo com os
gerenciadores via controle remoto, o som ao vivo alcangou
um patamar de qualidade que compete com os melhores
sistemas de som em casa ¢ em estidios.
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Designing the delay out of digital mixing systems

Dr Robin Clark

Allen & Heath Limited, Cornwall, United Kingdom
robin.clark@allen-heath.com

ABSTRACT

Digital mixing systems are susceptible to signal propagation delay and internal delay paths, causing
intelligibility problems for musicians and colouration when mixing correlated signals. Reducing latency is
difficult due to high channel counts, processing/configuration, audio I/O and networking requirements. Latency
minimization in hardware, DSP architecture, signal processing and the practical mixing system set-up is
discussed. The work aims to generate dialogue and inform the audio engineer of the problems associated with
latency in large scale mixing systems at component and system level.

sample-rate converters, digital I/O interfaces, giving
explanation into the reason for these latencies and effects
DSP architectures are also

0 INTRODUCTION

Signal propagation delay or ‘latency’ is the signal delay
through a system from input to output, independent of
frequency. Digital mixing systems are susceptible to
higher latency than in analogue systems. This increase in
latency is reported to produce intelligibility problems —
predominant in musician in ear monitor applications.

Digital mixing systems are also susceptible to delays in
internal signal paths causing frequency response
colouration when correlated sources, with different delay
paths, are mixed. (Correlated sources are two signals with
similar audio content, for example a stereo pair of channels
or microphones in close proximity with similar pickup).

Reducing latency and delay paths in large scale mixing
systems can be problematic. Problems are accentuated
through the requirement of high input, bus and mix counts,
processing at multiple points in the signal path and
multiple internal processing fx engines. Furthermore,
providing flexible system configuration, digital 1/O
interface, audio networking and different sampling rates is
also problematic in reducing latency and delay paths.

Initially the work explores the various effects of latency
and delay paths. System signal delays at hardware
component level are discussed, including A/D, D/A,

from minimising them.
discussed along with their implications on latency and
issues arising from  distributed processing and
reconfiguration. Techniques are discussed to minimise
latency in key processing algorithms — mixing, dynamics
and equalisation. The side effects of minimising latency in
these algorithms is also detailed. The work concludes with
latency and delay path analysis in a practical digital mixing
system set up.

1 LATENCY/TIMING ISSUES

1.1 Instruments

Figure 1 shows the musicians direct and monitor mix
signal paths. The musician’s own instrument direct path is
either acoustic or a local amplifier/speaker. The latency of
the direct path is simply based on distance from source and
in critical cases the musician can position themselves close
to the direct path to reduce latency.

It is when the musician uses the monitor mix that latency
timing problems start. If the musician monitors their own
instrument through their direct path and the rest of the
instruments through a monitor mix, their own direct path is
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a pre-event in time to the rest of the instruments. The
musician can feel they are playing out of time.

If the musician has no direct local feed and monitors all
instruments, including their own, purely through the
system monitor mix, their instrument is aligned to the rest
of the monitor mix. For some musicians this still upsets
their timing through the monitor latency delay between
playing the note and hearing it. Typically musicians report
timing problems with monitor mix latency delays above 5
ms, feeling disconnected from their instrument, whilst
some percussive musicians claim to be affected with much
lower latencies, around 1 ms (typical snare drum attack
envelope is 0.5ms). In these scenarios in-ear monitors do
help reduce latency by eliminating the acoustic path from
monitor to ear. However there is still latency incurred
through the digital monitor mixer, digital mixers typically
have a basic input to output latency of around 2ms.

In-ear monitor path

\{
Direct path ° o iy S'ttage "
onitor pa
~—
[75 ses o]
latency
D EEEEEEEEEEE e >
Monitor
Mixer

Figure 1 Musician with direct and monitor signal paths

1.2 Vocalists

Vocalists have an ‘in-head’ direct reception of their own
voice (directly through their skull). The ‘in-head’ path has
negligible latency. In-ear monitors provide vocalists with
high quality audio direct to the ear. It is when the delayed
in-ear monitor feed sums with the ‘in-head’ reception that
intelligibility problems occur for the vocalist.

Vocalists notice effects during slow and continuous pitch
change. Pitch change produces an effect such that the
delayed monitor feed is at a pitch different to the current
‘in-head’ pitch. The vocalist hears their current in-head
direct path pitch and also hears the latent pitch — producing
colouration or ‘micro-flanging’, reducing intelligibilty.
This pitch change effect seems to be noticeable for monitor
latencies of above 4 ms (informal tests at Allen & Heath).

Vocalists report other colouration effects using in-ear
monitors at lower latencies. These effects are described as
lack of vocal power, ‘phasy’ sound, ‘dull’ sound or ‘less
intelligible’. This is due to comb filtering caused by the
time difference between the ‘in-head’ signal with the in-ear
monitor mix (due to the latency in the in-ear monitor mix).
The change in frequency response characteristic or basic
comb filter is easy to model (1), where d is the latency time
through the in-ear path.

Vocalhead_path (t) + Vocalinear_path (t'd) (1)

DESIGNING THE DELAY OUT OF DIGITAL MIXING SYSTEMS

Figure 2 shows the resultant amplitude-frequency
response of mixing two identical sources together with a
latency difference of 2ms (comb filtering in the vocal
range, 250 and 750 Hz). However this is too simplistic, the
in-head feed is not identical to the in-ear feed in level or
frequency response. If the in-head signal is attenuated by
10dB relative to the in-ear signal the comb filtering is
much less severe, figure 3. This demonstrates comb
filtering in the percieved frequency response (in the vocal
region) of the summed vocal for a typical latency of 2ms.
Reducing the latency to 0.5ms, the comb filter response
dips at 1 and 3 kHz, also in the vocal frequency range.

[l [l

| |

| |
250 30,

| |

| |

|

amplitude

-50 ‘ ‘ —

100 1-10°
frequency, Hz

Figure 2 Comb filter amplitude-frequency response, two identical
sources, latency delay of 2ms.

amplitude
o
g

frequency, Hz

Figure 3 Comb filter amplitude-frequency response, 10dB relative
difference in level, latency delay of 2ms.

1.3 Delay differences in signal paths

Digital mixing systems are susceptible to delays in
internal signal paths. This causes problems when mixing
signals together that have any relative delay and are
correlated signals. If two correlated audio sources with a
delay difference are mixed together a comb filter effect
occurs. Figure 4 shows the comb filtering effect for two
signals mixed together with a delay path difference of only
20 us (1 sample at 48kHz) with a 10dB level difference.
Noticeable high frequency roll-off, above 2 dB at 12kHz.
As the delay path increases any comb filtering effect
becomes more noticeable in the audio frequency band.
Figure 5 shows the frequency response for a delay path
difference of 4 samples at 48kHz sampling rate. Level
difference of 20 dB.

amplitude

100 1 -103
frequency, Hz

Figure 4 Comb filter effect, two signals mixed with a delay difference
of 20 microseconds 10dB difference in level.
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amplitude

100 1 -l()3 1 -l()4 1 -]()5
frequency, Hz

Figure 5 Comb filter effect, two signals mixed with a delay difference
of 83 microseconds (4 samples) with a 20dB difference in level.

2 LATENCY IN HARDWARE

This section discusses the latency associated with the
hardware components in a digital mixer, ADC/DAC
converters, Digital IO and sample rate converters, audio
networks and DSP archiectures, as shown in Figure 6.

2.1 Analogue to Digital Converters (ADC)

ADC’s require anti-aliasing filters to reject signal
bandwidth above the Nyquist frequency. Originally these
were high order analogue filters with good stop band
rejection and flat pass band, but suffered high audio band
phase distortion. Delta-sigma oversampling techniques
shifted the anti-aliasing filter into the digital domain as a
post modulator decimation filter. These were implemented
as FIR filters for linear phase response, unfortunately
increasing latency, typically by 30 to 50 samples. If the
FIR filter length is reduced, latency is reduced but at the
expense of stop band attenuation and passband ripple.
Compromising stop band attenuation results in out of band
signals reflecting into the audio band. Compromising pass
band ripple results in audio colouration. Passband ripple is
intuitively an amplitude frequency response issue, but is
directly connected to pre-echo - transient smearing in the
impulse response of linear phase filters.

One technique to reduce latency is to employ IIR filters
in the decimation stage [1]. IIR filters can be designed to
provide sufficient stopband rejection and good passband
with low latency. However the IIR decimation filter has a
non-linear phase response. Phase compensator techniques
can be employed to approximate a linear phase response.
Since IIR filters are not linear phase they do not suffer
from pre-echo but their impulse response is still of
importance for audio transparency. IIR filter based
decimators can result in the overall latency typically
reducing to 10 samples.

Doubling sampling rate reduces IIR and halves FIR filter
latency. At higher sampling rates the decimation filter can
roll-off earlier relative to the Nyquist frequency (since the
passband is higher relative to the human ear’s passband).
This relaxes the filter roll-off characteristic reducing
latency, especially in FIR designs.

2.2 Digital to Analogue Converters (DAC)

DAC filtering stages are employed for analogue
reconstruction and image rejection (rejecting bandwidth of
multiples of the sampling rate). Higher order analogue
filters can also be used externally (post DAC) and can
relax the requirements of the digital filter stage. These
digital filters can be implemented as FIR, typically
resulting in latencies of 20 to 40 samples.

IIR filter implementation again reduces latency. Typical
latency figures for a DAC IIR filter design is 10 samples,
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with the same design issues as for ADC. At higher
sampling rates latency is reduced in the FIR and IIR filter
topologies. A doubling of sampling rate can half the
latency and shifts the phase distortion and rejection band to
the higher less audible frequency range again also
facilitating simpler filters, which could reduce latency
further.

2.3 Digital 10 and Sample Rate Converters

AES3, SPDIF, 2 channel optical, ADAT and MADI
digital audio formats are low latency digital audio
transports, typically with a 2 sample delay for a transmitter
or receiver stage. These formats rely on synchronous
clocked encoded audio data streams passing between
transmitters and receivers. Complex systems are kept
synchronous using a house sync, where one device is clock
master and all other devices slave from this sync, the slave
receiver clock or a dedicated sync, e.g AES11.

If multiple sampling rates exist, or digital equipment
cannot slave to an external clock then sample rate
conversion (SRC) is employed at the receiver. This de-
couples the sampling domains with a penalty in latency.

SRC’s employ interpolation and decimation stages to
adjust effective sampling rate, typically producing latencies
of 40 samples each - around 1.6ms total at 48kHz. If the
SRC is always downsampling the decimator can be
disabled, decreasing latency by 40 samples. However, this
is not an easy scenario to predict for live applications.
Some SRC’s provide interpolator buffer options to reduce
distortion for large changes in incoming sampling rates,
increasing latency by 40 samples. However if the
application does not need to accomodate large sampling
rate changes the buffering option should be disabled.

2.4 Digital audio networks

There are many audio network technologies, all of which
have advantages and disadvantages and have suitability to
different applications. For the purposes of this work we
are solely interested in latency.

EtherSound is an Ethernet based audio network which
dedicates the 100Mbits bandwidth to a synchronous
framework for audio channel delivery, embedding some
control bandwidth into the synchronous framework. This
provides a fixed latency system, 5 samples audio input to
audio output, with a small latency per hop for cable
propagation delay. EtherSound does not attempt to phase
lock audio across nodes. Delay paths of a few samples can
exist in Ethersound systems across nodes due to the
propagation delay and frame clock phase difference
between nodes. However Ethersound nodes can be up to
64 channels so it is easy to keep correlated sources on one
node and thus in phase.

AESS50 is loosely Ethernet based and implemented on a
synchronous framework to deliver fixed low latency of
around 5 samples. AESS50 incorporates a transmitted clock
to provide sync across devices (to phase lock devices
giving fixed delay paths on all inputs). However
specialised routers are required to implement beyond point
to point increasing latency by typically 5 samples.

OptoCore is a synchronous bus aggregating audio
streams, USB video and Ethernet traffic onto a 1Gbit time
division multiplex bus optical network. The bus
presentation time on and off is 2 samples at 48kHz, 41.6
us. Each node of up to 8, introduces a transmission delay
of 0.2us. This is an extremely low latency bus, relying on
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relatively expensive optical links to achieve a high
bandwidth long haul interconnect.

Cobranet is a fully Ethernet compliant audio network
working freely alongside Ethernet asynchonrous traffic.
Cobranet achieves this through buffering and transmitting
audio as multi-sample bundles over standard Ethernet
packets - merging the audio with standard traffic packet
sizes. This audio buffering increases latency considerably,
originally Sms audio input to output. However Cobranet
offers low latency modes by reducing the buffer length at
the cost of bandwidth. Typical figures for latency range
from 5 ms down to 1.3 ms.

IEEE1394 (Firewire) is a multimedia based bus network
capable of streaming audio and video - designed as a
multimedia PC interface. Latencies vary across
implementations, slightly higher than synchronous
Ethernet, for example, 400us, 20 samples, input to output.
It is often used for computer audio interfacing and is
dependent on driver latency at the PC end.

USB is a popular point to point bus interface for
computer audio based systems. Latency is strongly reliant
on software drivers at the computer end. Specialised low
latency drivers can achieve 3ms per hop. Standard ASIO
drivers often achieve 10ms latency per hop.

2.5 DSP architectures

Large scale digital mixing systems generally employ
several, often dozens of DSPs in a signal processing
network. These DSP’s share and pass audio through either
point to point multi-channel streaming and/or a shared
common bus. From a DSP hardware interconnection
perspective there is little difference in latency. All audio
interconnects have to transfer data within a sampling frame
and require I/O data buffering inside the DSP. DSP
latency from input to output is typically 3 samples. It is the
actual DSP architecture that has more influence on latency
and delay paths.

e Fixed DSP architectures

Fixed DSP architectures have a fixed 1/O structure,
DSP’s are permanently configured to perform a fixed set of
audio processing tasks. This system has the ability to be
very low latency, since the network can be designed to
provide minimal signal path through the DSP architecture.
However these architectures are usually very fixed in
configuration, and to change the number of mixes or
change the way the mixes operate can often be impossible.
They also tend to suit simple smaller mixers, where the
number of channels and mixes is not bound by I/O or
processing capacity at each DSP node. Owing to the small
nature of these architectures latency, input to output, could
typically be the path through 2 to 4 DSPs, for example 6 to
14 samples (120us to 300us at 48kHz).

e Flexible DSP architectures - ‘DSP farm’

A DSP ‘farm’ contains multiple DSP’s in mesh or
cluster arrangements, employing processor nodes and/or
shared memory for audio distribution across the farm.
These architectures are employed for very large mixing
systems, for reconfigurability of the entire DSP
architecture across large channel counts. DSP farms
require multiple routing stages and large amounts of signal
traffic across processor nodes, creating high latency.
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Latency in a DSP farm is governed by process
scheduling. This is a complex design process, based on
what flexibility is required in signal routing, mixing and
processing at certain points of the audio signal path [2].
The mixing and processing requirements dictate DSP
utilisation and routing - latency and delay paths change
based on the configuration. To compensate for the delay
path differences, further delays are inserted into audio
channels to equalise the delay paths - increasing latency
further. DSP farms can typically involve 30 to 70 DSP’s.
Given high amounts of processing concurrency, a signal
path may still involve 8 DSP’s, including DSP routing and
delay balancing a latency approaching 50 samples (1ms at
48kHz) could be typical.

e Hybrid DSP/FPGA systems

Low latency and optimal delay path control is best
achieved with fixed concurrent or parallel DSP structures
where possible. Flexibility and reconfigurability is best
achieved through an efficient centralised router that can
route to key positions in the DSP system. This can be used
to provide reconfiguration and flexibility within a fixed
framework. Using recent advances in FPGA technology it
is feasible to provide centralised routing to all large
clusters of DSP. These clustered DSP’s can operate
concurrently, reducing latency, using the centralised router
to sum the bus contributions and re-route mixes to mix
processing blocks.  Such hybrid routers provide DSP
architectures that are flexible with low latency. For
example, a hybrid DSP structure may contain 30 to 40
DSP’s with a signal path route from input to output of
several DSP’s, however using minimal routing this may
result in a typical latency of 15 to 20 samples.

FPGA technology is now also being used in performing
concurrent DSP processing. Integrating multiple DSP
tasks onto one FPGA. This is similar to concurrent DSP
operation and yields low latency mixing solutions.

3 LATENCY IN DSP ALGORITHM DESIGN

The key DSP algorithms in mixing systems fundamental
to latency are mixing, inserts, equalisation and dynamics
processing.

3.1 Mixing

Mix algorithms are largely dependent on DSP and
routing architecture and how signals get to and from the
mix bus. Concurrency is heavily used in DSP mixing
applications reducing latency. For example, inputs maybe
processed in parallel and then mixed to partial bus in
parallel. These are then summed to form a mix bus.

Mixing systems send mixes to mixes. Careful ordering
and structure has to be applied to this process to avoid
delay path problems. It should ideally incurr zero delay so
that any input and mix can be mixed without any
colouration effects. Often a delay path has to exist
somewhere, it is then best to partition the process such that
mixes that never mix to each other are partitioned sensibly.

3.2 Processing Inserts

Inserts provide a channel send to an additional processor
(external or internal to the mixer) and return the signal into
the channel just after from where it was sent. This requires
additional DSP routing, a latency of approximately 4 to 8
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samples. Inserting a traditional analogue channel
processor incurrs additional ADC and DAC latency in the
insert path, figure 6. This additional latency would be
typically between 20 to 70 samples, depending on
ADC/DAC latency.

An external digital insert has a lower latency if no SRC’s
are used in the inserted device or insert return. This can be
achieved using a house sync or selecting the inserted
device to sync from its input, forcing the return path to be
in sync. Then all SRC’s in the chain can be disabled.
Typical latency for a non SRC’d insert would be 6 to 8
samples. Latency in an SRC stage is typically 40 samples.

Internal inserts or plug-ins can be used in some mixing
systems, avoiding the external interface latency of 4
samples and the complexity of SRC’s.

Inserts can also be patched over networks. The latency
overhead of the network means a low latency network is
essential. However a low latency network is considerably
lower latency than a SRC based digital interconnect.

Although latency is very small for synchronous digital
inserts there are still delay path differences between
inserted and non inserted channels. If these channels have
correlated programme and are mixed comb filtering will
occur. Applying delay compensation on the non inserted
channel avoids this. Delay compensation requires the
application of the exact number of samples to work, the
engineer needs access to this information. If the inserted
channel has no correlated programme on other channels
delay compensation is not neccessary.

3.3 Equalisation

There are 2 types of digital equaliser filter section, IIR
filters (infinite impulse response - uses feedback paths) and
FIR filters (finite impulse response - purely feedforward).
IIR, if implemented as minimal phase filters, produce the
same frequency phase response and group delay as the
analogue counterpart. FIR filters allow more flexibility in
filter design and are not minimal phase and have no
analogue counterpart. FIR filters offer filter responses not
possible in the analogue domain for example steep slope
cross-overs with linear phase characterisitics. However
FIR filters incurr high latency, often 100’s samples. These
are useful in loudspeaker management, where this may
correspond to a few meters in speaker placement. But as a
processing equaliser in a mixer channel would be
problematic for latency sensitive signals.

3.4 Dynamics

Dynamics processing such as Gates, Compressors and
Limiters have a finite attack response. This can result in
transient material not being processed by the correct gain
reduction. For example, a Gate may not open quickly
enough, responding to a fast transient, or a Limiter may not
attenuate a fast transient.

A solution is to place a ‘lookahead’ delay in the signal
path, compensating for this finite transient response, this
results in the dynamics processor  responding
instantaneously. However this lookahead delay is adding
latency in the signal path. Some Limiter lookahead delay
lengths for LF speaker protection applications can be up to
50 samples. This is a considerable channel delay. The
relevance of lookahead delay for most Compressors and
Limiters in channel processing is questionable since
Limiters in channels are not used as transient clip
protectors with very fast attack times.
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Gates typically benefit from lookahead delay, providing
an instantaneous attack response. As an alternative to
lookahead delay, very fast attack can be manually set up
but this can cause a popping sound. There are other
complex techniques employed as alternatives to lookahead
delay that use attack and depth shaping to reduce popping.
These techniques can produce very fast attack without
popping and without lookahead delay.

If lookahead delay is available and can be bypassed to
reduce latency on a per channel basis, then delay path
differences can occur between channels.

4 DELAY PATH/LATENCY ANALYSISIN A
PRACTICAL SYSTEM

Figure 7 is a diagram of a typical digital mixing system
setup with some of the interface and processing
applications discussed.

4.1 Analog and Digital Inputs

The signal path starts with local analog inputs,
containing an ADC, where the latency is dependant on
sampling rate and decimation filter with considerable
variation typically between 0.2 and 0.9 ms. It is important
all analog inputs within the main mixer have equal delay
paths to avoid colouration when mixing correlated sources.
Using the same ADC type across inputs is naturally
sensible and using a common sampling clock (phase
locking the sampling process across converters).

Digital inputs are either decoupled from the system
sampling rate through the use of one SRC or purely
synchronous through the use of system sync’ing. Inclusion
of the SRC could increase latency by typically Ims. If the
digital input is purely a playback music source latency is
not important and the SRC is commonly employed to
reduce sync issues and convert from 44.1kHz up to 48 or
96kHz sampling rate. If the digital input is from an
instrument source, the monitor path latency has to be
considered. It is then important for the engineer to know
whether an SRC is in circuit and whether it is possible to
sync the device to the mixing system and disable the SRC.

The latency through the analogue and digital input stages
will not be the same, producing delay path differences
between analogue and digital sources. This is only
important if correlated sources exist between analogue and
digital inputs. An example of this could be an instrument
feeds the mixer with a direct digital output and an analogue
mic send. The engineer has to be aware and should
experiment with applying delay correction on these
correlated inputs.

4.2 Audio Networks

Audio networks can be used to provide remote 1/O
across a stage, feeding instrument sources into the mixer
and monitor mix outputs from the mixer to the musician.
Therefore low latency networks are essential for this
application.

Delay path differences between inputs at different
network nodes and relative to the local inputs also need
consideration. For example, delay compensation in the
input channel can be employed to compensate for delay
path differences in input sources with correlated pick up.
A more practical solution is to keep correlated sources
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within a node on the network and not spread them across
the network and local inputs.

Networked inputs are also used to share inputs between
two mixing systems, for example the monitor mixer and
front of house mixer. Relative delay differences between
these types of inputs are not important since both systems
are seperate and do not mix to the same point. However
sharing inputs may make the network topology more
complex and increase latency - and low latency is critical
for musician monitors. One solution is to provide two
network ports, one for system expansion to other mixers
and the other for local networking, remote input/outputs,
inserts etc. This keeps things simple and structured, an
ingredient for lower latency.

Recorder sends and playback feeds are not latency
critical but are delay path critical, all channels should be
coherent. This is ensured for some networks, USB,
Firewire and OptoCore. Using EtherSound one network
node should be used to avoid delay path differences.

4.3 Insert processing

In Figure 7 various insert interfaces are shown. Inserting
an analogue device into a channel requires DSP routing,
ADC and DAC.

Inserting a digital processor but using analogue 1/O
increases latency with a further ADC and DAC stage inside
the external inserted device, at this point latency can
escalate. With poor latency converters this type of insert
could add over 3ms of latency to the channel.

An external digital processor should naturally be inserted
through digital interconnect. The insert device can be
configured to slave from its input stream, slaving to the
mixer, syncing the return stream to the mixer too,
alleviating the need for SRC at any point in the insert path
keeping latency low.

Internal inserts or plug-ins still require DSP routing and
do not for practical issues offer much reduction in latency
than an external sync’d digital device.

All inserted channels have some change in delay path
relative to an uninserted channel — causing delay path
effects. All channels can be delay compensated. However
if there are various different delay paths due to various
different plug-ins and external inserted devices, this
becomes complex and often unneccessary unless they are
correlated sources.

Mix inserts are essentially the same, only sensitive to
latency issues if they are in the monitor path (Groups, Aux
and sometimes matrix). Inserting processors onto Main
outputs does not typically cause latency problems. Delay
path differences between mixes of the same type is critical,
for example if a stereo aux mix used for in-ear monitoring
has a sample delay relative between the pair, the musician
will find this objectionable (often described as a spatial or
phasy sound).

Minimising the requirement for inserts avoids additional
latency and delay path effects. The mixer should contain
high quality equalisers, gates, compressors, limiters and
de-essers to facilitate this. Specified outboard processors
do not sound good with latency and delay path problems.

4.4 Delay path effects in Mixes and Outputs

There are some practical issues concerning delay path
differences in mixes. Mixing inputs or mixes with other
mixes can produce comb filtering since mixes are typically
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correlated with each other. Bus structures can be designed
to accomodate this but each mix is passed through
additional processing (this in itself produces colouration
filtering effects). However non processed mixes are fed to
matrix mixes these source mixes should be taken from
points with no delay path differences to avoid comb
filtering. This should be a user option in the matrix source
feeds. Small delay path differences between a stereo pair
in-ear mix are audible. Delay path differences feeding
acoustic drivers are less audible, given that a 41.6us (2
samples at 48kHz) delay path difference is approximately
12mm positional error for a speaker placement.

5 CONCLUSIONS

Latency in musician monitors produce various effects
that degrade intelligibility (vocal pitch change effects and
timing problems for percussive musicians). These are not
problems in low latency mixing systems, where the signal
path input to output is typically less than 2 ms. To
maintain this the engineer has to use insert points sensibly,
and not involve SRC digital IO on latency critical monitor
channels, using sync’d (non SRC) digital inserts. Also to
be mindful of analogue inserts on percussive monitor feeds
and especially digital processors with analog 10 (doubling
the ADC/DAC count in the insert path). Low latency
audio networks are also critical for low latency monitor
systems.

It is also shown that comb filtering effects occur in very
low latency systems where the ‘in-head’ feed interferes
with the ‘in-ear’ monitor feed and when correlated audio is
mixed through delay paths. This produces colouration
effects in the monitor mix in the vocal region. The use of
EQ lift at these frequencies in the vocal region may
improve intelligibility for vocal in-ear mixes. The exact
frequencies naturally depend on the latency and channel
insert topology.

There are large differences in latency for various ADC
and DAC’s. Increasing the sampling rate at the converter
stage does reduce latency, but once low latency converters
are employed halving latency is small and can be
outweighed by the complexity and increase in latency in
the DSP processing requirements for higher sampling rates.

As mentionned syncing of digital 1O to avoid the use of
SRC helps minimise latency considerably. Furthermore
the development of low latency SRC’s would be of benefit
to this application. Digital IO and plug-in inserts do
simplify the latency model but still increase latency
through delay compensation. The ultimate solution is
excellent processing on the channel to alleviate the need
for inserts in these applications.

Mixing system manufacturers could provide more
latency path information in system specification. However
with the use of inserts this becomes a complex subject for
the engineer to distill.

The paper has attempted to highlight problems
associated with latency and delay paths in large scale
mixing systems at component, software and system level.
Ultimately the work aims to provoke discussion of latency
issues across the disciplines of audio networking, mixer
configuration and signal processing for live monitor
applications.
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