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Editorial

Nesta edição tivemos 25 artigos submetidos em 2 categorias: artigos completos 
(14 submissões) e artigos estudantis (11), demonstrando o interesse crescente da 
comunidade estudantil, trazendo a público os resultados de seus trabalhos de pesquisa e 
desenvolvimentos técnico-científicos.

Foram selecionados 16 artigos para apresentação nesta 9a. edição do congresso, nas 2 
categorias. Os trabalhos abordam tópicos como computação musical, psicoacústica, áudio 
multicanal, acústica ambiental, análise/síntese sonora, processamento de áudio e eletrônica 
para áudio, contribuindo para uma real construção do conhecimento e o avanço da grande 
área de engenharia de áudio no Brasil.

Além disso, apresentamos nesta edição um artigo convidado sobre filtros e efeitos de 
áudio analógicos e digitais, de autoria dos profs. Sidnei Noceti Filho e Walter Gontijo, da 
Universidade Federal de Santa Catarina, e do prof. André Dalcastagnê, do Instituto Federal 
de Santa Catarina, aos quais agradecemos pela valiosa contribuição. Temos certeza que o 
tema abordado é de interesse de tantos que desejam conhecer mais e se aventurar pela 
mágica de fazer e processar áudio.

Esperamos que todos aproveitem ao máximo a convenção e o congresso deste ano!

Regis Rossi Faria
Coord. Editorial
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Filtros e Efeitos de Áudio Analógicos e Digitais 
 

Sidnei Noceti Filho1, André Luís Dalcastagnê2 e Walter Antônio Gontijo1 
1 Universidade Federal de Santa Catarina 

LINSE – Laboratório de Circuitos e Processamento de Sinais 
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2 Instituto Federal de Santa Catarina 
Florianópolis, SC, 88040-900, Brasil 

sidnei@linse.ufsc.br, andreld@ifsc.edu.br, walter@linse.ufsc.br 
 

RESUMO 
Este tutorial apresenta os principais efeitos de áudio e seus diagramas de blocos para implementações nas 
formas analógicas e digitais. Relativamente à forma analógica, são apresentados alguns circuitos básicos, além 
de considerações práticas. Não são apresentados circuitos prontos de efeitos. Entretanto, o material apresentado 
dá condições aos projetistas de criarem seus próprios circuitos. Relativamente à forma digital, são apresentados 
o processador digital de sinais, os diagramas de blocos dos principais efeitos e os algoritmos correspondentes. 
Os arquivos de testes e os algoritmos implementados estão disponíveis para download. 
 
ABSTRACT 
This tutorial presents the main audio effects and their block diagrams for implementation in analog and digital 
forms. In the analog form, some basic circuits and practical considerations are presented. Effects circuits are not 
presented. However, the material presented gives conditions for designers to create their own circuits. With 
regard to the digital form, the DSP processor, block diagrams of the main effects, and the corresponding 
algorithms are presented. Test files and the implemented algorithms are available for download. 
 
 
0 INTRODUÇÃO 

Os efeitos de áudio podem ser classificados em dois 
grandes grupos. No primeiro, sons de voz ou de 
instrumentos musicais são processados por um circuito e 
têm os seus parâmetros, tais como amplitude, fase e 
conteúdo espectral, variados. No segundo, sons dos mais 
diversos são produzidos por sintetizadores e, neste caso, 
não há necessidade de um instrumento musical. Neste 
tutorial, são discutidos os efeitos do primeiro grupo [1]-[3]. 

Os circuitos modificam o som original e, obviamente, 
têm a função de tornar os sons mais interessantes. Dois dos 
efeitos mais usados em sinais de voz e em sinais 
produzidos por instrumentos musicais (guitarra, por 
exemplo) são o eco e a reverberação. O eco se constitui em 
um conjunto de repetições do som original, sendo que o 
ouvido percebe a existência de um tempo entre o som 
original e as repetições. Esse fenômeno acontece na 

natureza quando um anteparo refletor de som está distante 
a pelo menos 8,5 m da fonte sonora (correspondente a um 
atraso de 50 ms) ou mais. Já a reverberação consiste em 
uma grande quantidade de reflexões, sendo que o ouvinte 
não percebe um silêncio entre a emissão e os sons 
refletidos. Isso acontece, por exemplo, quando se fala 
dentro de uma igreja. Outros efeitos, tais como flanger, 
chorus e phaser, são usados principalmente por 
guitarristas, o que não impede que outros instrumentistas 
os utilizem. 

Diversas são as formas de se produzir um efeito. São 
vários os diagramas de blocos e a forma de 
implementá-los. Mesmo definido um diagrama de blocos 
específico e um circuito particular, diversos parâmetros são 
disponibilizados para que o músico obtenha o efeito que 
mais lhe agrade. Assim, não é possível expor em um texto 
limitado a infinidade de soluções apresentadas na 
literatura. Exemplificando, considere um resistor 
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controlado por um oscilador como um destes parâmetros 
variáveis. Encontram-se na literatura os resistores variáveis 
sendo implementados por foto-acopladores (par LDR e 
LED), por transistores de efeito de campo de junção 
(JFETs) e por amplificadores operacionais de 
transcondutância (OTAs). Além disso, diversas 
implementações de filtros e de osciladores com diferentes 
formas de onda são usadas para controlar os resistores 
variáveis. 

Este trabalho tem como objetivo auxiliar projetistas e/ou 
hobistas a desenvolverem projetos a partir de diagramas de 
blocos e alguns circuitos básicos. Ele está organizado da 
forma descrita a seguir. Na Seção 1, são apresentados os 
diagramas de blocos de alguns dos principais efeitos 
analógicos. Na Seção 2, são mostrados alguns dos circuitos 
auxiliares usados na implementação dos blocos. A Seção 3 
apresenta o controle de tonalidade (função de transferência 
do tipo shelving) e equalizadores analógicos gráficos, 
paramétricos e paragráficos (função de transferência do 
tipo bump). A Seção 4 aborda os processadores de sinais 
digitais, célula básica em circuitos de efeitos digitais. Na 
Seção 5, são apresentados os diagramas de blocos de 
alguns dos principais efeitos digitais. A Seção 6 apresenta 
os equalizadores digitais. A Seção 7 comenta os resultados 
experimentais dos efeitos implementados na forma digital. 
Por fim, na Seção 8, são apresentadas as considerações 
finais. 

1 DIAGRAMAS DE BLOCOS DOS EFEITOS 
ANALÓGICOS 

1.1 Vibrato 

O vibrato é um efeito que soa ao ouvido como uma 
modulação nas freqüências do sinal. A variação das 
freqüências é naturalmente obtida quando um guitarrista, 
acionando uma alavanca, altera a tensão nas cordas da 
guitarra. Em um teclado, tal efeito é obtido com a variação 
da freqüência de oscilação dos geradores de sinais 
responsáveis pela geração das formas de onda. Para sinais 
de freqüência fixa, como ocorre de modo geral nos pedais, 
um efeito semelhante à modulação em freqüência é obtido 
com o artifício da modulação da fase de um filtro passa-
tudo (all-pass) de primeira ordem ou com a cascata de dois 
deles. A modulação é obtida com um oscilador de baixa 
freqüência (LFO). O sinal do LFO altera o valor da 
resistência responsável pela característica de fase do 
circuito passa-tudo. A Figura 1(a) mostra o diagrama de 
blocos. A Figura 1(b) mostra a variação da fase obtida com 
a cascata de dois filtros passa-tudo de primeira ordem. 

Um dos controles principais do vibrato é o rate, que 
altera a freqüência de oscilação do LFO e, 
conseqüentemente, a velocidade com que as semitonações 
ocorrem. O outro é o controle depth, que altera a amplitude 
na saída do LFO e, conseqüentemente, o quanto varia o 
atraso proporcionado pelo filtro passa-tudo, ocasionando 
variações na aparente semitonação. Efeitos interessantes de 
vibrato são obtidos com freqüências do LFO de 4 a 8 Hz. 

1.2 Tremolo 
O efeito de tremolo corresponde a uma modulação da 

amplitude de um sinal. As variações são obtidas com um 
LFO. As Figuras 2(a), 2(b) e 2(c) mostram três possíveis 
diagramas de blocos para a obtenção desse efeito. Nos 
primeiro e segundo diagramas, podem ser usados circuitos 
com OTAs ou amplificador (amp. op.) mais resistor 
controlado implementado com foto-acoplador ou ainda 
JFETs. No terceiro, usa-se um VCA (amplificador 
controlado por tensão) disponível na forma integrada. A 
Figura 2(d) mostra a variação do ganho que ocorre em 
quaisquer dos circuitos. 

ALL-PASS

LFO

IN OUT

 
(a) 

-400
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-300

-250
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-50

0

-110 010 110 210 310 410 510
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se
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. ..

 
(b) 

Figura 1 Efeito vibrato. (a) Diagrama de blocos da implementação 
do efeito. (b) Fase obtida ao se utilizar dois filtros passa-tudo. 
 

LFO

IN OUT
AMPLIFICADOR

 
(a) 

DIVISOR DE TENSÃO

LFO

IN OUT

buffer

 
(b) 

LFO

IN OUTVCA

 
(c) 

...
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Figura 2 Obtenção do efeito tremolo. (a) Primeira possibilidade de 
diagrama de blocos. (b) Segunda possibilidade de diagrama de 
blocos. (c) Terceira possibilidade de diagrama de blocos. (d) Ganho 
das etapas. 
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Um dos controles principais é o rate, que comanda a 
freqüência de oscilação do LFO e, conseqüentemente, a 
velocidade com que o volume varia. O outro é o depth, que 
comanda o quanto varia o ganho de qualquer um dos tipos 
de estágios mostrados. Efeitos interessantes de tremolo são 
obtidos com freqüências do LFO na faixa de 1 a 10 Hz. 
 
1.3 Phaser 

Os diagramas de blocos do phaser são mostrados na 
Figura 3. O diagrama da Figura 3(a) é semelhante ao 
diagrama de blocos do vibrato, pois também usa uma 
cascata de filtros passa-tudo controlados por um LFO. A 
realimentação mostrada na Figura 3(b) pode ser feita entre 
estágios passa-tudo e não necessariamente no primeiro 
estágio. 

Como já dito, no efeito vibrato, um ou dois filtros 
passa-tudo são suficientes para a obtenção do efeito. No 
caso do phaser, efeitos significativos são obtidos com 
quatro a doze estágios. Outra diferença em relação ao 
vibrato é que aqui são obtidos efeitos mais significativos 
quando se soma o sinal atrasado com o sinal puro. 

Na saída do circuito do phaser, ocorrem interferências 
construtivas e destrutivas. Tais interferências, ao contrário 
do que acontece no efeito flanger (discutido mais adiante), 
ocorrem em freqüências que não apresentam uma relação 
de números inteiros umas com as outras. 

Um dos controles principais do phaser é o rate, que 
altera a freqüência do LFO e, conseqüentemente, a 
velocidade com que ocorrem as variações de fase. O outro 
controle é o depth, que altera a amplitude na saída do LFO 
e, conseqüentemente, o quanto varia o atraso 
proporcionado pelos filtros passa-tudo. Efeitos 
interessantes de phaser são obtidos com freqüências do 
LFO na faixa de 3 a 8 Hz. 

LFO

IN OUT

ESTÁGIO
1

ALL-PASS ...

...

ESTÁGIO
N

ALL-PASS

Σ

 
(a) 

LFO

ESTÁGIO
1

ALL-PASS ...

...

ESTÁGIO
N

ALL-PASS

IN OUT
Σ

Σ

 
(b) 

Figura 3 Diagramas de blocos do efeito phaser. (a) Sem 
realimentação. (b) Com realimentação. 

1.4 Chorus 
O efeito chorus é obtido com a soma de um sinal que foi 

semitonado com o sinal puro, conforme mostra a Figura 4. 
O sinal semitonado pode ser obtido com um circuito 
analógico amostrado (um BBD – bucket-brigade device, 
apresentado na Seção 2.3, por exemplo). Um sinal de clock 
com freqüência variável controla os tempos de atraso entre 
a entrada e a saída que variam de 10 a 30 ms. Ela é alterada 
com o auxílio de um LFO com freqüência da ordem de 
1 Hz ou menor. 

O diagrama do chorus da Fig. 4 é semelhante ao 
diagrama do phaser da Fig. 3 (a). No diagrama da Figura 4, 
os blocos “COMP.” e “EXP.” são opcionais. Eles realizam 
uma compressão e uma expansão do sinal, 
respectivamente, para diminuir a faixa dinâmica do sinal a 
ser processado pelo BBD.  

Um dos controles principais do chorus é o rate, que 
comanda a freqüência de oscilação do LFO. Essa 
freqüência controla a velocidade das variações. O controle 
depth é o comando de quanto varia o atraso do registrador 
de deslocamento, BBD, proporcionando diferentes efeitos. 
Pode ser colocado também um controle no somador de 
saída para “dosar” o quanto de sinal puro é misturado com 
o sinal atrasado. 

IN

FILTRO ANTI-
RECOBRIMENTO

OUT

Σ

FILTRO DE
RECONSTRUÇÃO

COMP. EXP.BBD

GERADOR
DO CLOCK LFO

 
Figura 4 Diagrama de blocos do efeito chorus. 

 
1.5 Flanger 

O efeito flanger também é obtido com a soma de um 
sinal que foi semitonado por um BBD com o sinal puro, 
conforme mostra a Figura 5. As diferenças em relação ao 
efeito chorus são: 

i. O sinal semitonado é realimentado ao registrador 
de deslocamento analógico. 

ii. Os tempos de atraso entre a entrada e a saída do 
registrador de deslocamento são menores do que 
aqueles usados no efeito chorus (de 0,1 a 10 ms). 

Um dos controles principais do flanger é o rate, que é o 
controle da freqüência do LFO, sendo da ordem de 2 Hz ou 
menos. Assim, como nos casos anteriores, outro controle 
importante é o depth, que controla o quanto varia o atraso 
do registrador de deslocamento. 

O diagrama de blocos do flanger (ver Figura 5) é 
semelhante ao diagrama do phaser da Figura 3(b). Como 
no phaser, na saída do circuito do flanger, ocorrem 
interferências construtivas e destrutivas. Mas aqui ocorrem 
em freqüências que apresentam uma relação de números 
inteiros umas com as outras. Sendo assim, em uma escala 
logarítmica, as freqüências ficam igualmente espaçadas. 

A diferença fundamental que faz com que o efeito 
phaser soe diferente dos efeitos chorus e flanger é que o 
filtro passa-tudo é um circuito analógico contínuo que 
apresenta uma fase não-linear (a fase é uma função arco-
tangente). Conseqüentemente, os atrasos variam com a 
freqüência do sinal. Nos efeitos chorus e flanger, o circuito 
atrasador é um circuito analógico amostrado que 
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proporciona atrasos independentes da freqüência (fase 
linear) para uma freqüência de clock constante. No entanto, 
nos circuitos chorus e flanger, a freqüência do clock é 
variável. Mas devido a essas diferentes características de 
fase, os efeitos obtidos soam diferentes. Por operar com 
sinais analógicos contínuos, os circuitos do phaser 
dispensam filtros anti-recobrimento e de reconstrução. 

FILTRO ANTI-
RECOBRIMENTO

FILTRO DE
RECONSTRUÇÃO

COMP. EXP.BBD

GERADOR
DO CLOCK LFO

IN
OUT

Σ

Σ

 
Figura 5 Diagrama de blocos de um flanger. 

 
1.6 Eco 

O efeito eco é usado tanto para sinais de guitarra como 
para sinais de voz. Ele consiste em simular as repetições do 
som, como mencionado, que ocorrem quando existe um 
refletor a uma distância de pelo menos 8,5 m, o que 
corresponde a um atraso de cerca de 50 ms entre o som 
original e o refletido. Mas esse é aproximadamente o 
tempo mínimo para que o som original e o refletido soem 
distintamente. Efeitos mais significativos e interessantes 
são obtidos para tempos de atraso maiores. 

O diagrama de blocos de um efeito de eco (ver Figura 6) 
é semelhante ao do flanger. Mas, além da diferença 
significativa entre os tempos de atraso envolvidos, aqui a 
freqüência do clock é constante. 

Os principais controles do ECO são: o delay time, que é 
o tempo entre uma amostra e outra; o feedback, que 
controla a quantidade de sinal que é realimentada (e 
conseqüentemente o número de repetições); e o mixer, que 
dosa a quantidade do sinal atrasado com o sinal original  

Outro efeito interessante semelhante ao eco é o reverber. 
Nesse caso, não apenas uma, mas inúmeras reflexões 
ocorrem em diferentes instantes de tempo de tal forma que 
não é percebido um tempo de atraso entre o som original e 
os vários sons refletidos. O som persiste, diminuindo de 
amplitude até se extinguir. Mas devido ao grande número 
de reflexões e inúmeros tempos de atraso que precisam ser 
simulados, não é prático obter o efeito reverber com 
circuitos eletrônicos analógicos. Efeitos interessantes são 
obtidos com processadores digitais ou com transdutores 
eletromecânicos e molas, por exemplo. 

FILTRO ANTI-
RECOBRIMENTO

FILTRO DE
RECONSTRUÇÃO

COMP. EXP.BBD

GERADOR
DO CLOCK

IN
OUT

Σ

Σ

 
Figura 6 Diagrama de blocos para obtenção do efeito de eco. 

1.7 Wah-Wah 
O efeito wah-wah tenta imitar o som feito pela boca 

quando seu nome é pronunciado. Ele é obtido quando o 
conteúdo espectral é variado, contínua ou discretamente 
(ver Figura 7), com o uso de um dos seguintes tipos de 
filtros: 

i. Filtro seletor passa-faixa (com um zero na origem e 
um zero no infinito) com freqüência central 
variando para cima e para baixo com o uso de um 
pedal, ou automaticamente, com o uso de um 
detector de envelope. 

ii. Filtro passa-baixa com fator de qualidade 
Q >> 0,707, para apresentar sobrepassamento em 
freqüência e, conseqüentemente, um efeito tipo 
passa-faixa. 
iii. Equalizador bump (ou “peaking filter”).  

IN OUTFILTRO
PASSA-FAIXA
OU SIMILAR

PEDAL

 
Figura 7 Diagrama de blocos do efeito wah-wah. 

 
Os três tipos de curvas são mostrados na Figura 8. 

Naturalmente, os efeitos soam diferentes quando os 
diferentes tipos de filtros são usados. Efeitos mais 
significativos são obtidos com um filtro passa-faixa. 
Variações típicas da freqüência de pico variam de 300 Hz a 
3 kHz. 

É possível obter um efeito wah-wah, sem o uso de um 
pedal, através de um detector de envelope excitado pelo 
sinal da guitarra (ver Figura 9). O sinal resultante na saída 
do detector é aplicado em um resistor dependente da 
tensão, o qual é responsável pela variação da freqüência do 
filtro utilizado. Naturalmente, a quantidade de efeito vai 
depender do desempenho (dinâmica) do músico. Esse tipo 
de efeito é comumente chamado de auto wah-wah. Essa 
idéia, a princípio, poderia ser tentada em outros tipos de 
efeitos. 

No wah-wah pode-se controlar o fator de qualidade, as 
freqüências mínimas e máximas onde ocorrem os picos de 
amplitude e quanto o fator de qualidade varia quando as 
freqüências de pico são variadas (controle da largura de 
banda). Uma variação do efeito descrito consiste em usar 
filtros em paralelo que operam com freqüências centrais 
diferentes. Também é possível criar um controle de quanto 
de sinal puro é misturado com o sinal que passa pelo filtro. 
 
1.8 Distorção 

Os efeitos de distorção são obtidos quando se obtém uma 
saturação forçada de um ou mais estágios do circuito que 
processa o sinal, objetivando a criação de harmônicos. 
Enquanto em todos os outros tipos de efeitos as saturações 
não são desejadas, aqui elas são propositadamente 
produzidas. 

Na literatura, esse é provavelmente o efeito que 
apresenta o maior número de variações em termos de 
circuitos. A quantidade e a proporção de harmônicos pares 
e ímpares dependem da topologia e, principalmente, se as 
saturações são obtidas com amp. op., transistores bipolares, 
JFET, MOSFET e válvulas. Diodos também são usados em 
conjunto com todos esses dispositivos. 
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Figura 8 Três tipos de filtros usados no efeito wah-wah. (a) Filtro 
passa-faixa. (b) Filtro passa-baixa com alto fator de qualidade. (c) 
Filtro com função do tipo bump. 

 

Três dos mais conhecidos tipos de pedais que 
proporcionam esse efeito são o overdrive, o distortion e o 
fuzz. No efeito overdrive, tenta-se simular as distorções que 
ocorrem em amplificadores valvulados saturados. Um forte 
componente desses sinais são harmônicos de ordem par, 
que soam mais suaves ao ouvido humano. No efeito 
distortion, harmônicos pares e ímpares são obtidos. Logo, 
em relação ao overdrive, tal efeito soa menos suave ao 
ouvido humano. No efeito fuzz, procura-se realçar os 
harmônicos ímpares, que aparecem naturalmente quando 
os sinais são aproximados a ondas quadradas. Por isso, 
dentre os três efeitos de distorção, este soa o menos suave. 

Nos três tipos de pedais, pode-se controlar a quantidade 
de distorção (nível de saturação) e o nível do sinal na saída. 
Alguns pedais possibilitam alguma forma de equalização, 
para ressaltar e/ou atenuar certas faixas de freqüência. 

IN OUTFILTRO
PASSA-FAIXA
OU SIMILAR

DETECTOR DE
ENVELOPE  

Figura 9 Diagrama de blocos do efeito auto wah-wah. 

2 CIRCUITOS AUXILIARES USADOS EM PEDAIS 
DE EFEITOS ANALÓGICOS 

2.1 Resistores Variáveis – Aspectos Práticos 
Os resistores variáveis têm aplicação em diversos tipos 

de pedais de efeitos. Alguns exemplos são descritos a 
seguir. 
a) LDR 

O LDR (ligth dependent resistor) é um resistor 
construído com sulfeto de cádmio (CdS) ou seleneto de 
cádmio (CdSe) que, como o próprio nome indica, apresenta 
uma resistência que varia com a intensidade de luz. A 
Figura 10 apresenta o aspecto geral de um LDR. A 
Figura 11 apresenta diferentes símbolos encontrados na 
literatura. 

 
Figura 10 Aspecto geral de um LDR. 

 

 
Figura 11 Possíveis símbolos do LDR. 

 
Encontram-se no comércio LDRs com as mais variadas 

características. As resistências na ausência de luz variam 
aproximadamente de 100 kΩ a 20 MΩ. As resistências no 
claro variam aproximadamente de 100 Ω a 100 kΩ. As 
potências máximas variam de 50 a 500 mW e as tensões 
máximas variam de 100 a 400 V. Essas características 
dependem do tipo de material fotossensível usado, do 
diâmetro do LDR, do tipo de geometria (os três tipos 
mostrados na Figura 12) e da espessura e do comprimento 
das trilhas. 

 
Figura 12 Três possíveis geometrias empregadas em LDRs 
comerciais. 
 

A resistência de um LDR varia com a iluminância E 
dada em Lux (1 Lux = 1 lúmen/m2) de acordo com 



9º CONGRESSO | 15ª CONVENÇÃO NACIONAL DA AES BRASIL • SÃO PAULO, 17 A 19  DE MAIO DE 2011 17

NOCETI FILHO ET AL. 
 

FILTROS E EFEITOS DE ÁUDIO 

 

 

 .R A E−α≅  (1) 

onde A e α (0,5 ≤ α ≤ 0,7) são constantes que dependem, 
principalmente, se o material é CdS ou CdSe. Usando 
escalas logarítmicas, uma curva típica de resistência em 
função da iluminância é mostrada na Figura 13. 

Outro parâmetro dos LDRs é o tempo de resposta da 
resistência a uma variação instantânea de luminosidade, as 
quais são diferentes na mudança de claro para escuro e de 
escuro para claro. Esses tempos são cerca de 10 vezes 
maiores quando o material fotossensível é o CdSe. Podem-
se encontrar tempos de resposta de até 0,1 s. Isso limita o 
uso do LDR quando este é submetido a variações de luz 
com freqüências da ordem de dezenas de hertz. 

E(Lux)

R( )Ω

maxR

minR

-110 010 110 210 310 410  
Figura 13 Resistência do LDR em função da Iluminância E. 

 
O uso de LDRs em pedais de efeitos é feito usando este 

em um foto-acoplador, onde a fonte de luz é, por exemplo, 
um LED. Uma curva típica de resposta espectral de um 
LDR é mostrada na Figura 14, onde a sensibilidade 
máxima ocorre para λ ≈ 550 nm. Mas é possível encontrar 
outros valores próximos a este, dependendo do fabricante. 
Pode-se excitar, conforme a Figura 14, o LDR com fontes 
de luz de cor branca (que contém todas as freqüências do 
espectro), luz verde, amarela ou laranja. A Figura 15 
mostra duas curvas típicas de intensidade luminosa relativa 
de dois LEDs verdes que apresentam uma intersecção com 
a curva de resposta da Figura 14. Os LEDs verdes são 
feitos de vários materiais, tais como InGaN, GaP e 
InGaAlP, e os mais variados valores de comprimento de 
onda, tais como 505 nm, 555 nm e 574 nm, podem ser 
encontrados. 
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Figura 14 Curva típica da sensibilidade de um LDR em relação ao 
comprimento de onda da luz incidente. 
 

No caso de LEDs de potência brancos, pode-se encontrar 
uma região de saturação de corrente e, conseqüentemente, 
de luminosidade em função da tensão (ver Figura 16). Isso 
pode levar a um funcionamento inadequado de um 
foto-acoplador. 
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Figura 15 Curvas típicas de intensidade luminosa relativa de dois 
LEDs verdes. 
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Figura 16 Curva característica de um tipo particular de LED de 
potência branco. 
 

Apesar de existirem foto-acopladores comerciais, a 
Figura 17 apresenta uma forma de construção artesanal de 
um foto-acoplador. Uma forma prática de se construir, 
artesanalmente, um foto-acoplador é utilizar tubo 
termo-retrátil para fazer o acoplamento mecânico entre o 
LDR e o LED. Em vista da grande variedade de 
características de LDRs e LEDs, sugere-se aos hobistas 
que sejam feitas medidas de resistência para vários valores 
de corrente no LED. A partir dos dados obtidos, o pedal de 
efeitos pode ser projetado. 

 

LDR TUBO OPACO LED

 
Figura 17 – Foto-acoplador artesanal. 

 

b) Resistores Baseados em OTA 
 

Os amplificadores operacionais de transcondutância 
(OTAs) são fontes de corrente controladas por tensão. 
Esses dispositivos apresentam a possibilidade de controle 
da transcondutância gm por meio da corrente de polarização 
IB [gm = f (IB)]. Normalmente, a relação entre gm e IB é 
descrita na folha de dados do fabricante, assim como 
aquela entre VB, RB e IB [ver Figura 18(a)]. A Figura 18(b) 
apresenta o símbolo e o modelo linearizado de um OTA. 

OI
1IV

2IV

1IV

2IV

+

−
1 2( )m I Ig V V−

OI

BI
BVBR

+

−
mg

 
(a) (b) 

Figura 18 Amplificador de transcondutância (OTA). (a) Símbolo de 
um OTA ideal. (b) Modelo ideal. 
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Para se trabalhar com níveis de tensão de entrada da 
ordem de grandeza da tensão de alimentação, técnicas 
especiais de projeto são necessárias para minimizar as 
não-linearidades, entre elas o uso de circuitos não-lineares 
no estágio diferencial de entrada e resistores de 
degeneração, conforme mostrado na Figura 19. Nesse tipo 
de solução, o preço que se paga é que o gm equivalente 
diminui na mesma proporção que aumenta o valor da 
tensão máxima admissível. O gm equivalente é dado por 

 mEQUI mg g= α  (2) 

onde α = R2 / (R1 + R2). 

1IVα

2IVα

1IV

2IV

1R

1R
2R

2R

1 2( )O m I II g V V= α −

EQUI 1 2( )O m I II g V V= −

+

−
mg

 
Figura 19 Uso de resistores de degeneração para aumentar a 
linearidade. 

 
Na Figura 20, são mostrados dois resistores variáveis 

com tensão. Na Figura 20(a), o resistor é aterrado. Já na 
Figura 20(b), o resistor é flutuante. 

−

+

1 /I mZ g=

1 2m m mg g g= =

1 /I mZ g=

com +

+

−

−
1 2

 
(a) (b) 

Figura 20 Resistor variável com a tensão. (a) Aterrado. 
(b) Flutuante. 

A Figura 21 mostra o circuito para o cálculo da 
resistência vista entre os terminais A e B do resistor 
aterrado. Como I´ = 0,  

 0 mI I g V= − = . (3) 
Logo, 
 m m/ / 1 /IR V I V g V g= = = . (4) 

Deve ser salientado que o OTA deve ser usado com 
resistores de degeneração, conforme mostrado na 
Figura 19. 

(0 )O m mI g V g V= − = −−

+
mg

I ′

I
A

B

+

−
V

 
Figura 21 Circuito para o cálculo da resistência do resistor 
aterrado. 

c) Resistores Baseados em JFET 
Os JFETs podem operar como resistores 

aproximadamente lineares controlados por tensão, para 
pequenos valores de VDS, em uma sub-região da chamada 
região ôhmica, onde VDS < |VP|, (tensão de pinch-off). Na 
região de resistência aproximadamente linear, os valores de 
VDS são da ordem de poucas centenas de milivolts e 
dependem do JFET usado. 

A Figura 22 mostra uma curva típica da corrente de 
dreno ID em função da tensão VDS de um JFET canal N. A 
Figura 23 mostra detalhes da região ôhmica próxima a 

VDS = 0. Essa região se estende para valores de VDS < 0 
porque aqui o JFET apresenta um comportamento 
aproximadamente simétrico. 

A resistência aproximadamente linear rD (ver Figura 23) 
é dada por 

 0
D 2

1-  GS

P

rr
V
V

≅
⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

 (5) 

onde r0 é a resistência para VGS = 0 (ver Figura 24). 
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Figura 22 Curvas de corrente de dreno ID em função da tensão VDS, 
para vários valores de tensão VGS, para um JFET canal n. 
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Figura 23 Detalhe das curvas na região ôhmica. 

 

0

Or

Dr

GSV  
Figura 24 Resistência rD em função da tensão VGS. 
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A Figura 25(a) mostra um amplificador com ganho 
controlado por tensão que pode ser aplicado em um 
tremolo, por exemplo. A Figura 25(b) mostra um JFET 
operando como resistor variável em um filtro passa-tudo 
com aplicação em um vibrato ou em um phaser, por 
exemplo. A Figura 25 (c) mostra uma forma alternativa de 
implementar um resistor controlado por tensão. O circuito 
RC série entre o dreno e o gate é usado para minimizar 
distorções. A única condição é que R >> rDmax e 
1 / ωC << R nas freqüências de trabalho. 
 
2.2 Osciladores 

Formas de ondas quadradas, senoidais e triangulares são 
úteis em vários tipos de pedais de efeito analógicos, como 
phaser, chorus, flanging, vibrato, tremolo, wah-wah, etc. 
Dois tipos de osciladores têm sido usados em pedais de 
efeitos analógicos. Interessam, em particular, somente os 
osciladores cuja variação da freqüência é obtida com a 
variação de um único resistor. 

Existem diversas sugestões de osciladores na rede. Aqui 
é mostrado um tipo simples de oscilador não-linear 
formado pelo laço de um integrador e um biestável. Nesse 
caso, uma onda quadrada e outra triangular são geradas 
simultaneamente (ver Figura 26). 

IV +

−

GSV

OV
IV −

+ OV

GSV
 

(a) (b) 

Dr

GSV

C

R

R  
(c) 

Figura 25 (a) Amplificador com ganho controlado por tensão. (b) 
Resistor variável aplicado em um filtro passa-tudo com fase 
controlada por tensão. (c) Resistor variável para uso geral. 

− ∫

INTEGRADOR
NEGATIVO

BIESTÁVEL
qv

QV

TVTV−

QV−

tv

/ 2T−

QV

TV

TV−

QV−

/ 2T0 T t

 
Figura 26 Oscilador de onda quadrada e triangular. 

 
Um circuito simples que implementa o diagrama de 

blocos da Figura 26 é apresentado na Figura 27. 

INTEGRADOR
NEGATIVO

BIESTÁVEL

TR

+

−

QR

−

+

C

R

 
Figura 27 Simples implementação do gerador de onda quadrada e 
triangular. 

 

Vamos supor que a tensão na saída do biestável seja 
−VQ. Assim, na na saída do integrador negativo, a tensão é 
dada por 

 0 0 0( ) (0)T Q Q T Q Tv t V dt V t v V t V= −σ − = σ − = σ −∫  (6) 

onde σ0 = 1 / RC. Como 

 0( / 2) ( / 2)T Q T Tv T V T V V= σ − =  (7) 

e 

 (0)T Tv V= −  (8) 

deduz-se que 

 0 ( / 2) 2Q TV T Vσ = . (9) 

Logo, a freqüência de oscilação é dada por 

 0
0

1 1
4 4
Q Q

T T

V V
f

T V V RC
σ

= = = × . (10) 

Observa-se no circuito da Figura 27 que, no momento da 
troca de estado do biestável, tem-se: 

 .Q T

Q T

V V
R R

= −  (11) 

Assim, 

 .Q Q

T T

V R
V R

=  (12) 

A tensão VQ no circuito da Figura 27 é a tensão de 
saturação do amplificador, cerca de 1 V abaixo da tensão 
de alimentação. A tensão de pico da onda triangular é 

 ( / )T Q T QV V R R= . (13) 

2.3 O Dispositivo Bucket-Brigade (BBD) 
O BBD é um registrador de deslocamento (shift register) 

analógico que opera como uma linha de atraso. Ele tem 
aplicações em pedais de eco, chorus e flanger. A razão do 
nome é uma analogia com o transporte de água por meio de 
uma brigada de pessoas transferindo água de um balde para 
outro subseqüente. Analogamente, no caso do BBD, as 
cargas dos capacitores são transferidas para os capacitores 
subseqüentes. A Figura 28 mostra a operação de um BBD 
de uma forma simplificada. O tempo de atraso do sinal de 
saída depende do número de estágios (que é igual ao 
número de capacitores) e do período de clock T. Por 
exemplo, para 1024 estágios e T = 0,1 ms, correspondente 
a uma freqüência de amostragem de 10 kHz, o tempo de 
atraso de uma amostra na saída é de  

 1024 (0,1ms / 2)=51,2ms× . (14) 
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A divisão por dois é necessária porque cada amostra é 
processada na metade do período. Por serem sistemas 
analógicos amostrados, os sistemas com BBD necessitam 
de filtros anti-recobrimento e de reconstrução, na entrada e 
na saída, respectivamente. 

0 T 2T 3T

φ

t

0 T 2T 3T

φ

t

IN OUT

φ φ φφφ φ

 
Figura 28 forma simplificada de operação de um BBD. 

2.4 Filtros 
a) Introdução 
 

Uma das formas mais simples de projetar filtros 
ativos [4] para aplicações em áudio em geral, e 
particularmente em pedais de efeitos, é aquela que faz uso 
de amp. op., capacitores e resistores discretos. São os 
chamados filtros ativos-RC. Suas principais vantagens são: 

i. Dispensam o uso de indutores. 
ii. Os componentes são facilmente disponíveis. 

iii. Em grande parte dos casos, o projeto é simples 
(sem influência da impedância do alto-falante no 
caso de crossovers ativos). 

iv. Estágios podem ser cascateados sem alteração das 
funções de transferência individuais. Assim, 
funções de ordem maior do que dois podem ser 
obtidas a partir do projeto de redes de segunda e 
primeira ordem. 

v. Em relação aos filtros passivos, a montagem pode 
ser mais compacta, especialmente no caso de filtros 
para freqüências mais baixas. 

vi. Em relação aos crossovers passivos, filtros ativos 
com três amplificadores possibilitam a utilização 
de amplificadores com menor potência. 

As topologias ativas-RC mais usadas que realizam uma 
função com pólos reais são mostradas na Figura 29. 
 

−

+

RC

−

+

RC
RC

 
(a) (b) 

−

+RC
 

(c) 
Figura 29 Estruturas de primeira ordem. (a) Filtro passa-baixa ou 
passa-alta com ganho positivo. (b) Filtro passa-baixa ou passa-alta 
com ganho positivo. (c) Filtro passa-tudo. 

Os filtros ativos de segunda ordem permitem associação 
em cascata e a conseqüente obtenção de filtros de ordem 
alta. O valor da ordem é limitado a 10 ou 11 devido aos 
desvios estatísticos e/ou determinísticos ocasionados pelas 
sensibilidades e variabilidades não nulas dos 
componentes. 

Os filtros ativos-RC de segunda ordem mais 
econômicos são os que fazem uso de apenas um amp.op. 
São os chamados SAB (single-amplifier biquad). As 
estruturas mais usadas são a estrutura Sallen-Key, na qual 
o amp. op. é utilizado para realizar um amplificador de 
ganho positivo K, e a estrutura multiple feedback (MFB), 
onde o elemento ativo é o próprio amp. op., cujo ganho de 
tensão ideal tende ao infinito. 

As duas topologias básicas são mostradas na Figura 30. 

+

−

RC

−

+

RC

 
(a) (b) 

Figura 30  Estruturas para obtenção de pólos e zeros complexos. 
(a) Rede Sallen-Key; (b) Rede MFB. 
 

As duas estruturas proporcionam diferentes graus de 
liberdade no que diz respeito à variação da freqüência (ω0), 
do fator de qualidade dos pólos (Q), do ganho da função 
(K) e, no caso de filtros passa-faixa, da razão ω0 / Q 
(banda). A opção por uma ou por outra topologia deve 
levar em conta também as diferentes características de 
sensibilidade, a inversão do sinal (caso da estrutura MFB), 
a complexidade do projeto, o número de componentes 
necessários, o nível de impedância de entrada, a 
independência do ganho em relação aos outros parâmetros, 
etc. Aqui são apresentadas sugestões para o cálculo dos 
valores dos elementos em função dos coeficientes das 
funções de transferência. Como é simples a relação entre 
os coeficientes e os parâmetros 0ω , Q e K, as relações 
podem ser facilmente modificadas para que os elementos 
sejam encontrados em função destes últimos. Algumas 
relações são sugeridas, porém várias combinações são 
possíveis, uma vez que o número de componentes das 
redes é maior do que o número de coeficientes das funções. 
Outras combinações possíveis podem ser buscadas com o 
intuito, por exemplo, de diminuir a sensibilidade ou o 
espalhamento no valor dos elementos. 
 
b) Filtros Passa-Baixa 
 

Os filtros Passa-Baixa têm como principais aplicações: 

i. Célula base de um equalizador shelving para 
reforço e atenuação de graves (nesse caso, também 
podem ser utilizadas estruturas mais simples de 
primeira ordem). 

ii. Filtros anti-recobrimento e de reconstrução em 
pedais de eco, reverberadores, flanger e chorus 
implementados com BBD e circuitos digitais. 

iii. Filtros para eliminação de eventuais ruídos e/ou 
interferências eletromagnéticas de altas freqüências 
em todos os tipos de pedais. 

iv. Proteção para os drivers de alta freqüência (filtro 
ultra-sônico). 

v. Crossovers. 

Filtros de primeira ordem podem ser realizados por 
estruturas não-inversoras ou inversoras, mostradas na 
Figura 31. 
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1R

( )IV s
+

−

K

( )OV s
+

−

1C

+
−

bR

aR

K

 
(a) 

2R

( )IV s
+

−

1C

( )OV s
+

−

+
−

1R

 
(b) 

Figura 31 Filtros passa-baixa de primeira ordem. (a) Configuração 
não-inversora. (b) Configuração inversora. 
 

As funções de transferência das redes das Figuras 31(a) e 
31(b) (que são constantes na origem e zero no infinito) são 
dadas por 

 0

0
( ) ( )a b

KT s T s
s

σ
= =

+ σ
 (15) 

onde 
 0 1 11 / R Cσ =  (16) 
e 
 ( ) /a b bK R R R= +  (17) 

para a rede da Figura 31(a), ou 

 1 2/K R R= −  (18) 

para a rede da Figura 31(b). 
A função passa-baixa de segunda ordem (que é constante 

na origem e zero no infinito) é dada por 

 
2
0

PB 2 2 2
0 0 1 0

( )
( / )

K AT s
s Q s s a s a

ω
= =

+ ω + ω + +
 (19) 

onde K é o ganho em baixa freqüência, ω0 é o módulo dos 
pólos (para pólos complexos) e Q é o fator de qualidade 
dos pólos. A Figura 32 mostra a magnitude para 
ω0 = 1 rad/s, K = 1 e Q variável. 

A Figura 33 mostra em (a) e (b) os filtros SAB passa-
baixa, Sallen-Key e MFB, respectivamente. 

M
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Figura 32 Funções PB normalizadas com Q variável. 

 
Os elementos de um filtro passa-baixa Sallen-Key 

podem ser encontrados em função dos coeficientes a1 e a0: 

 
0

1 2
1

b a
C C= =  (20) 

 1 2 bR R R b= = =  (21) 

 
0

12a a

baR b= −  (22) 

bR
aR

2R
( )IV s

+

−

1C

( )OV s
+

−

+
−

1R

2C

 
(a) 

3R
2R

( )IV s
+

−

1C
( )OV s

+

−

−
+

1R
2C

 
(b) 

Figura 33 Filtros PB. (a) Rede SK. (b) Rede MFB. 
 

O ganho resultante em baixas freqüências é 

 3 (1 / )K Q= −  (23) 
ou 
 1 03 ( / )K a a= − . (24) 
Para 
 0 1/ 0,5Q a a= ≥  (25) 

(pólos complexos) tem-se K ≥ 1. Por exemplo, para 
Q = 0,5, K = 1. Para Q = 1, K = 2. Se for desejado abaixar 
o ganho sem alterar o valor de ω0 e de Q, pode-se usar um 
divisor de tensão resistivo na entrada, como mostra o 
exemplo prático 5. O valor de b em (20), (21) e (22) pode 
ser atribuído pelo projetista da seguinte forma: escolhe-se 
um valor comercial para C1; o valor de b é 

 1 01 / .b C a=  (26) 

Se o ganho em baixa freqüência for unitário (K = 1), faz-se 
Rb → ∞

 

e Ra = 0 e os valores são dados por: 

 1
1

2C
ba

=  (27) 

 1
2

02
aC
ba

=  (28) 

 1 2 .R R b= =  (29) 

Os elementos de um filtro passa-baixa MFB podem ser 
encontrados em função dos coeficientes a1, a0 e A: 

 0
1

1 1

2 aC
ba ba A

= +  (30) 

 2
1

1 FC
bC A

=  (31) 

 1 2R R b= =  (32) 

 3
0

.
b A

R
a

=  (33) 

c) Filtros Passa-Alta 
 

Os filtros Passa-Alta têm como principais aplicações: 
i. Célula base de um equalizador shelving para 

reforço e atenuação de agudos (nesse caso, podem 
ser utilizadas estruturas mais simples de primeira 
ordem). 
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ii. Proteção para os alto-falantes de baixa freqüência 
(filtro subsônico). 

iii. Desacoplamento DC. Permite que estágios sejam 
acoplados sem que as polarizações sejam afetadas. 

iv. Crossovers. 
Filtros passa-alta de primeira ordem podem ser 

realizados pelas estruturas não-inversoras ou inversoras, 
mostradas na Figura 34. Essas estruturas podem ser usadas 
na cascata de filtros de ordem ímpar. 

 

( )IV s
+

−

K

( )OV s
+

−

+
−

bR

aR

K
C

R

 
(a) 

2R

( )OV s
+

−

+
−( )IV s

+

−

1C1R

 
(b) 

Figura 34 Filtros passa-alta de primeira ordem. (a) Configuração 
não-inversora. (b) Configuração inversora. 

As funções de transferência das redes da Figuras 34(a) e 
34(b) (que são zero na origem e constantes no infinito) são 
dadas por 

 a b
0

( ) ( ) sT s T s K
s

= =
+ σ

 (34) 

onde 
 0 1 11 / R Cσ =  (35) 
e 
 ( ) /a b bK R R R= +  (36) 

para a rede da Figura 34(a), ou 

 1 2/K R R= −  (37) 

para a rede da Figura 34(b). 
Os filtros passa-alta de segunda ordem têm sua função 

de transferência geral dada por 

 
2 2

2 2 2
0 0 1 0

( )
( / )

Ks KsT s
s Q s s a s a

= =
+ ω + ω + +

 (38) 

onde K é o ganho em alta freqüência, ω0 é o módulo dos 
pólos (para pólos complexos) e Q é o fator de qualidade 
dos pólos. 

As Figuras 35(a) e 35(b) mostram os filtros SAB passa-
alta, Sallen-Key e MFB, respectivamente. 
 

bR
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2R( )IV s
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2C

1R
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(b) 

Figura 35 Filtros passa-alta. (a) Rede Sallen-Key. (b) Rede MFB. 

Os elementos de um filtro passa-alta Sallen-Key podem 
ser encontrados em função dos coeficientes a1 e a0: 

 1 2
0

1C C
b a

= =  (39) 

 1 2 bR R R b= = =  (40) 

 1

0
2a

baR b
a

= − . (41) 

O ganho resultante em altas freqüências é 

 3 (1 / )K Q= −  (42) 
ou 
 1 03 ( / )K a a= − . (43) 
Para 
 0 1/ 0,5Q a a= ≥  (44) 

(pólos complexos) resulta em K ≥ 1. Por exemplo, para 
Q = 0,5, K = 1. Para Q = 1, K = 2. Se for desejado abaixar 
o ganho sem alterar ω0 e Q, pode-se usar um divisor de 
tensão capacitivo na entrada, como mostrado no exemplo 
prático 5. 

Se o ganho em alta freqüência for unitário (K = 1), faz-se 
Rb → ∞

 

e Ra = 0 e os valores são dados por 

 1 2
1C C
b

= =  (45) 

 1
1

02
baR
a

=  (46) 

 2
1

2bR
a

= . (47) 

Os elementos de um filtro passa-alta MFB podem ser 
encontrados em função dos coeficientes a1, a0 e K: 

 1 2
0

1C C
b a

= =  (48) 

 3
0

1C
b a K

=  (49) 

 1 0
1

/
2 1 /
ba a

R
K

=
+

 (50) 

 0
2

1
(2 1)

b a
R K

a
= + . (51) 

A Figura 36 mostra a magnitude para ω0 = 1, K = 1 e Q 
variável. 
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Figura 36 Funções passa-alta normalizadas com fator de qualidade 
variável. 
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Exemplo prático 1: Quando dois circuitos quaisquer são 
colocados em cascata, não é desejado que as respectivas 
polarizações sejam afetadas. Por isso deve ser usado um 
acoplamento AC, ou seja, um acoplamento capacitivo. 
Conseqüentemente, aparece um efeito passa-alta devido à 
criação de um zero na origem e um pólo finito, cujo valor 
depende da capacitância e da resistência vista pelos seus 
terminais. A Figura 37 mostra um exemplo onde RIN 
representa a impedância de entrada do circuito na saída 
de um pedal de efeitos, RVAR representa um eventual 
controle de volume de saída e RPROT protege o circuito de 
eventuais curtos-circuitos na saída. 

A freqüência do pólo criado em baixa freqüência é dada 
por 
 (1 / 2 ( ))p IN OUTf C R R= π + . (52) 

Supondo que é desejada uma faixa plana (dentro de 
≈−0,1 dB) para um sinal de guitarra, cuja freqüência mais 
baixa é fmin = 82,41 Hz (para um sinal de contra baixo, 
fmin = 41,2 Hz), o pólo deve ser cerca de 15 % de fmin, ou 
seja, fp = 12,36 Hz. 

+
−

PROTR C

VARR

OUTR INR  
Figura 37 Acoplamento típico entre pedais de efeito. 

 

O pior caso sob o ponto de vista do valor do capacitor é 
quando RIN + ROUT é mínimo. O mínimo valor de ROUT é 
RIN = ROUT. Alguns fabricantes recomendam um valor 
mínimo de impedância de entrada para o circuito a ser 
excitado de RIN = 10 kΩ. Para RPROT = 470 Ω (valor típico 
usado), o valor mínimo do capacitor deve ser: 

1 1 1,23 F
2 ( ) 2 12.36 10.470p IN OUT

C
f R R

= = = μ
π + π× ×

(53) 

Se N pedais forem colocados em cascata, a queda de 
sinal em fmin é aproximadamente N × 0,1 dB. Assim, com 6 
acoplamentos, a queda em fmin é aproximadamente 
−0,6 dB. A Figura 38 mostra um zoom (em torno de fmin) 
na magnitude da resposta em freqüência em função do 
número de acoplamentos (N = 1,...,6). Porém, muitos 
fabricantes projetam seus pedais com impedância de 
entrada da ordem de centenas de quiloohms. Então, 
normalmente, essa não deve ser uma preocupação de 
guitarristas. Mas hobistas devem estar atentos a esses 
detalhes. 
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Figura 38 Zoom em torno de fmin para vários números de estágios. 

d) Filtros Passa-Faixa 
Os filtros Passa-Faixa têm como principais aplicações: 

i. Célula base em pedal de efeito wah-wah. 
ii. Célula base de equalizadores gráficos, paramétricos 

e paragráficos. 
iii. Crossovers. 

A função passa-faixa de segunda ordem, que é zero na 
origem e zero no infinito, é dada por 

0
2 2 2 2 2

0 0 0 0

( / )( )
( / )

K Q s KB s A sT s
s Q s s Bs s Bs a

ω
= = =

+ ω + ω + + ω + +
 

  (54) 

onde K é o ganho na freqüência central ω0 e Q é o fator de 
qualidade dos pólos. 

Nas funções dos filtros passa-faixa, tem-se que: 
 0 2 1/ ( )Q = ω ω − ω  (55) 
e 
 1/2

0 1 2( )ω = ω ω  (56) 

onde ω2 e ω1 são as freqüências de corte de 3 dB superior e 
inferior, respectivamente, e a banda B é dada por 

 2 1B = ω − ω . (57) 

Note na Figura 39 e na equação que relaciona Q e B que, à 
medida que o fator Q → ∞, a largura de banda B → 0. 
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Figura 39 Funções PF normalizadas com Q e B variáveis. 

 
A Figura 40 mostra os filtros SAB passa-faixa, Sallen-

Key [Figura 40(a)] e MFB[Figura 40(b)]. 
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Figura 40 Filtros passa-faixa. (a) Rede Sallen-Key. (b) Rede MFB. 
 

Os elementos de um filtro passa-faixa Sallen-Key podem 
ser encontrados em função dos coeficientes A, B e a0. O 
ganho máximo obtido na freqüência ω0 é K = A / B. 
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 1
0

1C
b a

=  (58) 

 2
2 0

2C
bR a

=  (59) 

 1 3R R b= =  (60) 

 0
2

02,5
b a

R
A B a

=
+ −

 (61) 

 1
0

a b

b

R RAK
Ra
+

= =  (62) 

Se o valor de A = KB não for suficientemente

 

grande de 
modo que 
 02,5 0A B a+ − > , (63) 

deve-se forçar um aumento de K para que R2 > 0. Depois o 
ganho K deve ser diminuído com a colocação de um 
divisor de tensão na entrada (ver Exemplo Prático 5). 

Os elementos de um filtro passa-faixa MFB podem ser 
encontrados em função dos coeficientes B e a0: 

 1 2
02

BC C
ba

= =  (64) 

 1R b=  (65) 

 0
2 2

4baR
B

=  (66) 

O módulo do ganho obtido na freqüência ω0 é 

 2 2
02 / 2K a B Q= = . (67) 

Assim, para pólos com Q < 0,707, obtém-se |K| < 1. Se for 
desejado abaixar o ganho sem alterar ω0 e Q, pode-se usar 
um divisor de tensão resistivo na entrada (ver Exemplo 
Prático 5). 
 
Exemplo prático 2: Foi comentado que filtros passa-baixa 
e passa-alta podem ser usados para realizar filtros ultra-
sônicos e subsônicos, respectivamente. Mas porque não 
usar um passa-faixa? As razões são o aumento da 
sensibilidade e a diminuição da faixa dinâmica. Vamos ver 
um exemplo onde é desejado um filtro passa-alta com 
fA = 20 Hz e Q = 0,707, e um filtro passa-baixa com 
fB = 20 kHz e Q = 0,707. 

Em termos do produto de uma função passa-baixa 
multiplicada por uma função passa-alta, a função passa-
faixa é: 

 
2 2

PF 2 2 2 2( )
( / ) ( / )

B

B B A A

sT s
s Q s s Q s

ω
= ×

+ ω + ω + ω + ω
(68) 

 

4 2

PF 4
2 4 2

2

2 2

(2 .2 10 )( )
2 .2 10 (2 .2 10 )

0,707

2 .20 (2 .20)
0,707

T s
s s

s

s s

π ×
=

⎛ ⎞π ×
+ + π ×⎜ ⎟⎜ ⎟
⎝ ⎠

×
π⎛ ⎞+ + π⎜ ⎟

⎝ ⎠

 (69) 

Como o ganho em baixa freqüência e em alta freqüência 
é unitário, faz-se Rb → ∞ e Ra → 0 nas duas redes (passa-
baixa Sallen-Key e passa-alta Sallen-Key) e o projeto é 
feito usando as equações já apresentadas para o cálculo 
dos componentes. Para a rede passa-baixa com b = 1, 

tem-se: C1 = 11,254 μF, C2 = 5,627 μF e R1 = R2 = 1 Ω. 
Para a rede passa-alta, tem-se C1 = C2 = 1 F, 
R1 = 0,005627 Ω e R2 = 0,011254 Ω. 

A Figura 41 mostra a cascata das duas redes. A ordem 
dos dois estágios é proposital. O estágio passa-baixa na 
entrada minimiza problemas de slew-rate, e o estágio 
passa-alta na saída minimiza problemas de offset. 

2R

1C

( )IV s
+

−

+
−

1R

2C

2R

1C
+
−

1R
2C

( )OV s
+

−  
Figura 41 Cascata de redes passa-baixa e passa-alta. 

Em termos do produto de uma função passa-faixa 
multiplicada por outra função passa-faixa, a função é: 

PF 2 2 2 2
0 0

( / ) ( / )( )
( / ) ( / )

A B

A B

K Q s K Q sT s
s Q s s Q s

ω ω
= ×

+ ω + ω + ω + ω
    (70) 

 
PF 2 2

4

2 4 4 2

500(2 .20 / 0,707)( )
(2 20 / 0,707) (2 .20)

500(2 .2.10 / 0,707)
(2 .2.10 / 0,707) (2 .2.10 )

sT s
s s

s
s s

π
=

+ π× + π

π
×

+ π + π

 (71) 

No caso da rede MFB passa-faixa, o módulo do ganho 
na freqüência central é dado por 

 22 1.K Q= =  (72) 

Nesse caso, como o ganho necessário é muito mais alto, ou 
seja, 500 , opta-se pelas redes Sallen-Key passa-faixa, 
apresentadas na Figura 42. 

2R1C
( )IV s

+

−

+
−

1R 2C

2R1C
+

1R 2C

( )OV s
+

−

−

3R

aRbR

3R

bR aR
 

Figura 42 Cascata de duas redes passa-faixa. 

Usando as equações já apresentadas para o cálculo dos 
componentes, para b = 1, obtêm-se C1 = 7,957 mF, 
C2 = 0,486 F, R1 = R3 = 1 Ω e R2 = 32,74 mΩ. Assim, 
K1 = 31,62 e Rb = 1 Ω. Logo, Ra = 30,623 Ω. 

Com exceção dos capacitores, que devem possuir um 
valor 1000 vezes menor, os elementos do filtro PF2 são 
idênticos aos do filtro PF1. 

A Figura 43 apresenta as magnitudes das respostas de 
todos os estágios individuais e também das duas cascatas. 
Para as cascatas, atribuiu-se, para todos os amp. op., 
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GB = 6,5 MHz e R0 = 0, com tolerância de 30 % para o 
GB, 1 % para os resistores e 10 % para os capacitores. 
Para a rede formada por dois passas-faixas (PF-PF), 
encontram-se desvios de até ±4 dB na banda de passagem. 
Para a rede passa-baixa e passa-alta (PB-PA), encontram-
se desvios de aproximadamente 0 dB na banda de 
passagem e um máximo de ±1,23 dB fora da banda. Isso se 
deve ao alto ganho exigido dos estágios individuais na 
rede PF-PF. Porém, essa não é a única desvantagem da 
cascata PF-PF em relação à cascata PB-PA. A análise da 
faixa dinâmica mostrou que, para uma entrada de 
10 VPICO, a rede PB-PA apresenta uma tensão máxima de 
saída de 10 VPICO. A rede PF-PF apresenta uma tensão 
máxima de saída “teórica” de 223,6 VPICO. Logo, para 
uma saída máxima de 10 VPICO, a máxima tensão 
admissível na entrada da rede PF-PF é 0,4472 VPICO, 
reduzindo a faixa dinâmica em 27 dB. 
Exemplo prático 3: Este é um contra-exemplo em relação 
ao Exemplo prático 2. Vamos comparar novamente uma 
cascata de redes passa-faixa (PF-PF) com a cascata de 
uma rede passa-baixa e outra passa-alta (PBPA), só que 
agora as redes passa-faixa 1 e 2 apresentam um ganho 
unitário na freqüência central normalizada de 1 rad/s e 
fator de qualidade Q = 0,707. A função da rede PFPF é 

 PFPF 2 2
1 2 1 2( )

2 1 2 1
s sT s

s s s s
× ×

= ×
+ + + +

 (73) 

e a função da rede PBPA é dada por 

 
2

PBPA 2 2
2 1 2( ) .

2 1 2 1
sT s

s s s s
×

= ×
+ + + +

 (74) 
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(b) 

Figura 43 Magnitude da resposta dos estágios individuais e 
também das duas cascatas. (a) Rede PF-PF. (b) Rede PB-PA. 

Como neste caso, para a rede passa-faixa MFB, tem-se 
que  
 22 1K Q= =  (75) 

o projeto será realizado com essa topologia. Para b = 1, 
usando as equações de projeto já apresentadas, obtém-se 
para as duas redes passa-faixa MFB: R1 = 1 Ω, R2 = 2 Ω e 
C1 = C2 = 0,707 F. 

Usando as equações de projeto para a rede passa-baixa 
MFB, obtém-se: R1 = R2 = 1 Ω, 3 2R = Ω , 1 1,91FC =  e 
C2 = 0,369 F. 

Usando as equações de projeto para a rede passa-alta 
MFB, obtém-se: C1 = C2 = 1 F, C3 = 0,707 F, R1 = 0,52 Ω e 
R2 = 2,707 Ω. 

As Figuras 44 e 45
 
apresentam as redes PF-PF e PB-PA 

(MFB), respectivamente. 

2R1C

( )IV s
+

−

−
+

1R 2C

( )OV s
+

−

2R1C

−
+

1R 2C

 Figura 44 Rede PF-PF. 
 

Para a rede PBPA, encontra-se um desvio de ±1,2 dB. A 
análise da faixa dinâmica mostrou que, para uma entrada 
de 10 VPICO, a rede PFPF apresenta uma tensão máxima 
de saída de 10 VPICO.

 

2R

1C( )IV s
+

−

−
+

1R
2C

( )OV s
+

−

2R1C
−
+1R

2C

3R

3C

 Figura 45 Rede PB-PA. 

A rede PBPA apresenta uma tensão máxima de saída 
“teórica” de 14,14 VPICO, reduzindo a faixa dinâmica em 
3 dB. Então, ao contrário do Exemplo prático 2, aqui a 
cascata PFPF apresentou um melhor desempenho. Isso 
porque, nas redes PBPA, os ganhos individuais das 
funções passa-baixa e passa-alta nas bandas de passagem 
são maiores do que 1 e também porque apresentam um 
número maior de elementos passivos. 

e) Filtros Passa-Tudo. 
Um filtro passa-tudo apresenta uma função de 

transferência da seguinte forma: 

 ( ) ( ) / ( )T s K D s D s= − . (76) 

Esse tipo de filtro é comumente aplicado: 
i. Em células básicas em pedais de vibrato e de 

phaser. 
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ii. Na linearização da fase (minimização na distorção 
de imagens e de interferência intersimbólica). 

iii. Na obtenção de atrasos da ordem de milissegundos 
na faixa de áudio, necessários, por exemplo, no 
alinhamento mecânico de alto-falantes. 
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Figura 46 Magnitude da resposta das duas cascatas. (a) Rede 
PFPF. (b) Rede PBPA. 
 

As estruturas da Figura 47 realizam filtros passa-tudo de 
primeira ordem, cujas funções de transferência são dadas 
por 

 0

0
( ) sT s K

s
− + σ

=
+ σ

 (77) 

onde σ0 1 / RC e K é o ganho em toda a faixa de freqüência. 
Para a rede da Figura 47(a), K = −1 e os desvios 
estocásticos da magnitude tendem a zero em freqüências 
acima do pólo. Para a rede da Figura 47(b), K = 1 e os 
desvios estatísticos da magnitude tendem a zero em 
freqüências abaixo do pólo. Os desvios estocásticos da fase 
são semelhantes. 

( )IV s
+

−

−
+
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( )OV s
+

−

1R
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(a) 

( )IV s
+

−

−
+

1R

( )OV s
+

−

1R

CR
 

(b) 
Figura 47 Filtros passa-tudo de primeira ordem. (a) Com resistor 
aterrado. (b) Com capacitor aterrado. 

A estrutura da Figura 48 realiza um filtro passa-tudo de 
segunda ordem, cuja função de transferência é 

 
2 2 2

0 0 1 0
2 2 2

0 0 1 0

( ( / ) ) ( )( )
( / )

K s Q s K s a s aT s
s Q s s a s a

− ω + ω − +
= =

+ ω + ω + +
 (78) 

onde K é o ganho em toda a faixa de freqüências, ω0 é o 
módulo dos pólos ou zeros (quando as singularidades são 
complexas) e Q é o fator de qualidade dessas 
singularidades. 

( )IV s
+

−

−
+

2R

( )OV s
+

−

1R
C

C

aR
bR

 
Figura 48 Filtro passa-tudo de segunda ordem. 

 
Os valores de Ra e Rb do filtro passa-tudo da Figura 48 

devem ser calculados de tal forma que o ganho resultante 
seja 

 
2

0
2 2

0 1
.

1
b

a b

a R QK
R Ra a Q

= = =
++ +

 (79) 

Os demais elementos, normalizados em impedância, 
podem ser encontrados em função dos coeficientes a1 e a0: 
 2 aR R b= =  (80) 

 
2
1

1
0

0,25baR
a

=  (81) 

 
0 1

1
a

C
b R

=  (82) 

 
1

0,25 .b
bR

R
=  (83) 

O ganho K resultante é sempre menor do que 1. Por 
exemplo, para Q = 10, o ganho resultante é K = 0,99. Para 
Q = 1, o ganho resultante é K = 0,5. 

A Figura 49 mostra que diferentes formas da fase podem 
ser obtidas em função do Q, em diferentes posições do eixo 
ω (em função de ω0). Por isso, um dos usos dos filtros 
passa-tudo é colocá-los em cascata com sistemas que 
precisam ter suas fases corrigidas. 
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Figura 49 Fase em função da freqüência (em escala linear) de um 
filtro passa-tudo de segunda ordem. 
 

As células básicas usadas nos circuitos que 
proporcionam o efeito de vibrato e de phaser analógicos 
são constituídas por filtros passa-tudo de primeira ordem 
[ver Figura 47(a)], em que o resistor aterrado é substituído 
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por um resistor cujo valor depende da tensão de saída de 
um LFO (foto-acoplador, JFET ou OTA). A Figura 50 
ilustra a variação da fase da resposta em freqüência de um 
filtro passa-tudo de primeira ordem, normalizado em 
freqüência. Estruturas de segunda ordem não são usadas 
em pedais de efeitos porque a variação de apenas uma 
resistência (como no caso do passa-tudo de primeira 
ordem) provocaria o não atendimento da equação  

 2
0 0 1/ ( )K a a a= +  (84) 

e o circuito deixaria de ser um passa-tudo. 
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Figura 50 - Fase em função da freqüência do filtro passa-tudo da 
Figura 47 para vários valores de σ0. 

Exemplo prático 4: A seguir, é discutido porque não é 
prático obter efeitos de eco (ou de reverberação) com 
sistemas analógicos contínuos. 

Para a obtenção de um atraso praticamente constante 
em uma faixa de freqüência limitada com um passa-tudo 
pode-se proceder da seguinte forma: escolhe-se uma 
função passa-baixa polinomial que apresente atraso de 
fase (ou de grupo) plano em uma faixa desejada; a seguir, 
constrói-se o polinômio do numerador fazendo  
 ( ) ( )n nN s D s= − . (85) 

Assim, a função passa-tudo terá a seguinte função de 
transferência: 

 ( ) ( )( )
( ) ( )
n n

n
n n

KN s KD sT s
D s D s

−
= = . (86) 

Neste exemplo, vamos trabalhar com uma função 
Ulbrith-Piloty (UP) [5] de ordem 10, que apresenta 
atrasos de grupo e de fase aproximadamente planos 
(ripple de δPICO = 0,05 s na função normalizada original). 
A razão de se optar por um filtro UP, em vez de, por 
exemplo, um filtro Bessel, é que com este último o mesmo 
atraso seria obtido somente até uma freqüência de 
aproximadamente 6 kHz. 

A função UP desnormalizada obtida é dada pela 
expressão abaixo, cujos coeficientes a1i e a0i estão 
apresentados na Tabela 1. 

 
25

10 1 0
10 2

110 1 0

( ) ( )( )
( )

i i

i i i

K D s K s a s aT s
D s s a s a=

− − +
= =

+ +∏ . (87) 

Tabela 1 Coeficientes das cinco biquadráticas do filtro 
Ulbrith-Piloty passa-tudo de ordem 10 
i 

1ia  6
0 ( 10 )ia −×  

1 20347,7809 3853,3747 
2 27413,5568 2579,08249 
3 30079,1435 1489,27709 
4 31232,0956 707,800515 
5 31687,8925 303,037403 

Com o filtro UP passa-baixa foi obtido um atraso  

 (0) (@ 10kHz)= 0,1848msτ  (88) 

(ver Figura. 51) com uma queda de 200 dB/dec na banda 
de rejeição. Com o filtro UP AP foi obtido um atraso 

 (0) (@ 10kHz)=0,3696msτ  (89) 

o dobro do atraso obtido com o filtro passa-baixa, agora 
com a magnitude da resposta em freqüência plana. 
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Figura 51 Atrasos dos filtros Ulbrith-Piloty, passa-baixa e passa-
alta de ordem 10. 

Usando filtros passa-tudo UP de ordem 10, para se 
obter um atraso de 50,2656 ms em uma faixa de 10 kHz, 
seriam necessários 136 estágios iguais ao projetados. 
Então, a ordem total do sistema analógico seria igual a 
1360. Esse exemplo mostra que não é prático obter os 
atrasos necessários em efeitos de eco (ou de reverberação) 
com sistemas analógicos contínuos. 
 
Exemplo prático 5: As estruturas mais simples de filtros, 
redes com um único amp. op., apresentam uma 
desvantagem no que diz respeito à variação dos seus 
parâmetros. Normalmente, o ganho K, a freqüência ω0 e o 
fator de qualidade Q das funções de transferência não 
podem ser independentemente variados quando se varia o 
valor de um único componente. Mas a diminuição do 
ganho pode ser obtida por meio de um divisor de tensão na 
entrada. Observe a Figura 52. Se a impedância vista pelo 
nó (i) for mantida constante, a diminuição do ganho pode 
ser feita independentemente dos outros parâmetros. Para 
isso, deve-se forçar a igualdade Z Z Z′ ′′= . 

 0 ( ) ( )
( ) ( )

O

I I

V s Z V s
V s Z Z V s

⎛ ⎞′ ′′
= ⎜ ⎟′ ′′+⎝ ⎠

 (90) 

( )IV s
+

−
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ativa-RC

( )OV s
+

−

(i)

Z''

Z' Rede
ativa-RC

(i)

( )IV s
+

−
( )OV s′

+

−  
Figura 52 (a) Rede com impedância Z na entrada. (b) Diminuição 
do ganho sem alteração dos demais parâmetros. 
 

Suponha que um ganho Y deve ser reduzido para um 
ganho X qualquer. Se o elemento na entrada é um resistor, 
então: 

 X R
Y R R

′′
=

′ ′′+
 (91) 

e 
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 .R RR
R R

′ ′′
=

′ ′′+
 (92) 

Assim, é possível mostrar que 

 ( / )R Y X R′ =  (93) 

e 

 / ( )R RR R R′′ ′ ′= − . (94) 

Se o elemento na entrada é um capacitor então: 

 X C
Y C C

′
=

′ ′′+
 (95) 

e 

 .C C C′ ′′= +  (96) 

Assim, é possível mostrar que 

 ( / )C X Y C′ =  (97) 

e 

 C C C′′ ′= − . (98) 

3 EQUALIZADORES DE ÁUDIO ANALÓGICOS 

Equalizadores de áudio podem ser fixos ou variáveis. No 
caso dos fixos, os parâmetros de controle não são 
ajustáveis pelo usuário. Como exemplo, podem-se citar os 
equalizadores RIAA, usados tanto na gravação quanto na 
reprodução de discos de vinil. Nessa categoria, também se 
enquadram algumas próteses auditivas, cujo ajuste dos 
parâmetros é feito pelo fabricante após a realização de um 
exame áudio-métrico no paciente. Entretanto, são os 
equalizadores com parâmetros variáveis o foco principal 
deste tutorial, circuitos que permitem, dependendo do tipo 
de equalizador, o ajuste de parâmetros, tais como 
ganho/atenuação, freqüência central e largura de banda 
(fator de qualidade). Uma das aplicações mais importantes 
de equalizadores de áudio variáveis é a correção da 
resposta em freqüência de ambientes. Por exemplo, 
equalizadores de áudio são comumente empregados na 
eliminação de realimentações acústicas, popularmente 
conhecidas como microfonias. Além disso, os 
equalizadores de áudio variáveis são muito importantes 
para o ajuste da reprodução de um sistema de som ao gosto 
do ouvinte. 

 
3.1 Tipos de Equalizadores 
a) Equalizador Controle de Tonalidade (Shelving) 

O equalizador mais simples possível é o equalizador 
controle de tonalidade, adequado para ajustar o nível de 
graves e agudos de um sistema de som. Esse tipo de 
equalizador é comumente usado no estágio de pré-
amplificação de amplificadores de potência bem como na 
primeira e na última seção de equalizadores gráficos ou 
paramétricos, explicados a seguir, para o ajuste dos graves 
e agudos, respectivamente. Sendo assim, ele possui duas 
seções: uma para o ajuste de graves e outra para o de 
agudos. A Figura 53 apresenta exemplos de magnitude de 
resposta em freqüência de um equalizador controle de 
tonalidade para diferentes níveis de amplificação e 
atenuação, tanto para a seção ajuste de graves 
[Figura 53(a)] quanto para a seção ajuste de agudos 
[Figura 53(b)]. Tais respostas são planas nas baixas e nas 
altas freqüências, daí o nome shelving (prateleira). 

b) Equalizador Gráfico 
O equalizador gráfico [6] permite ajustar as faixas de 

freqüências fixas, cada uma podendo apresentar um ganho 
ou uma atenuação de valor K (em geral, expresso em 
decibéis). Cada seção de um equalizador gráfico possui 
uma função de transferência do tipo bump, que será 
apresentada em detalhes adiante. A Figura 54 apresenta um 
exemplo de resposta em freqüência de uma seção de um 
equalizador gráfico, com freqüência central f0 = 1 kHz e 
fator de qualidade Q = 4,318 (largura de banda) [1]. O 
usuário não tem controle sobre esses parâmetros, que são 
fixos. Ele simplesmente pode ajustar o ganho que deseja na 
freqüência f0, que, em geral, pode variar na faixa de −12 a 
+12 dB. O nome equalizador gráfico deve-se à disposição 
dos controles de ganho (quando verticais), os quais 
representam de forma aproximada a curva de resposta em 
freqüência do equalizador. 

Muitos equalizadores gráficos utilizam o padrão ISO de 
freqüências centrais em que o espectro é dividido em 
freqüências relacionadas por um fator multiplicativo k. Por 
exemplo, para um equalizador de 31 bandas, comumente 
usado em aplicações profissionais, também chamado de 
1/3 de oitava, a cada oitava deve haver três freqüências 
centrais. Assim, se entre uma determinada freqüência f0 e 
uma freqüência uma oitava acima (2f0) devem existir três 
freqüências centrais, pode-se deduzir que 

 3 1/3
0 02 2 1,2599.k f f k= ⇒ = ≅  (99) 

 

M
ag

ni
tu

de
 (d

B
)

Freqüência (Hz)

Amplificação de 12 dB

Atenuação de 12 dB

-110 210 310 410010 110
-15

-10

-5

0

10

15

5

 
(a) 

Amplificação de 12 dB

M
ag

ni
tu

de
 (d

B
)

Freqüência (Hz)

Atenuação de 12 dB

-110 210 310 410010 110
-15

-10

-5

0

10

15

5

 
(b) 

Figura 53 Exemplos de respostas em freqüência de um equalizador 
controle de tonalidade. (a) Seção controle de graves. (b) Seção 
controle de agudos. 
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Figura 54 Exemplos de respostas em freqüência de uma seção 
bump de um equalizador gráfico, ambas com freqüência central de 
1 kHz e fator de qualidade 4,318. 

A Tabela 2 apresenta o conjunto de freqüências centrais 
f0 adotado para um equalizador de 31 bandas, considerando 
1000 Hz como freqüência de referência e k = 21/3. 

Tabela 2 Freqüências centrais de um equalizador gráfico de 31 
bandas, adotando k = 21/3 e 1000 Hz como freqüência de referência 

161000 24,803 Hzk − =2

Seção 0Freqüência central  f

151000 31,25 Hzk − =3
141000 39,3725 Hzk − =4
131000 49,6063 Hzk − =5

121000 62,50 Hzk − =6
111000 78,7451 Hzk − =7
101000 99,2126 Hzk − =8

91000 125 Hzk − =9
81000 157,4901 Hzk − =10
71000 198,4251 Hzk − =11

61000 250 Hzk − =12
51000 314,9803 Hzk − =13
41000 396,8503 Hzk − =14

31000 500 Hzk − =15
21000 629,9605 Hzk − =16

11000 793,7005 Hzk − =17

Seção 0Freqüência central  f

1000 Hz18

1000 1259,9 Hzk =19
21000 1587,40 Hzk =20

31000 2000 Hzk =21
41000 2519,80 Hzk =22
51000 3174,80 Hzk =23

61000 4000 Hzk =24
71000 5039,70 Hzk =25
81000 6349,60 Hzk =26

91000 8000 Hzk =27
101000 10,079 kHzk =28
111000 12,699 kHzk =29

121000 16 kHzk =30
131000 20,158 kHzk =31

171000 19,686 Hzk − =1

 
Como já mencionado, além da freqüência central, cada 

seção de um equalizador gráfico deve possuir um 
determinado fator de qualidade Q [4]. A fim de deduzi-lo, 
considere a Figura 55, que demonstra parte do espectro de 
freqüências de um equalizador gráfico qualquer. A 
freqüência central f0 está relacionada com as freqüências de 
corte fi e fs (freqüências onde o ganho decai 3 dB) por 

 2 2
0 i s x x x .f f f f kf kf= = =  (100) 

De acordo com a Figura 55, fi = fx e fs = kfx. Logo, 

 2 2
0 x x xf f kf kf= =  (101) 

de onde se determina que 

 0 x .f k f=  (102) 

Além disso, a largura de banda, em hertz, é 

 x x x( 1) .B kf f k f= − = −  (103) 

Por definição, o fator de qualidade é 

 0 / .Q f B=  (104) 

Substituindo (102) e (103) em (104), pode-se deduzir: 

 .
1

kQ
k

=
−

 (105) 

Logo, para o equalizador de 1/3 de oitava, para o qual 
k = 21/3, o fator de qualidade de cada seção é Q ≈ 4,318. 

0fxf xkf 0kf 2
xk f1

0k f−1
xk f−

 
Figura 55 Espectro de freqüências de um equalizador gráfico 
qualquer, usado para determinar o fator de qualidade Q. 

c) Equalizador Paramétrico 
Este tipo de equalizador também possui função de 

transferência do tipo bump. Entretanto, diferentemente do 
equalizador gráfico, o equalizador paramétrico possui, 
além do controle sobre o ganho em cada seção, controle 
sobre o valor da freqüência central f0 e do fator de 
qualidade Q de cada seção. Esses equalizadores possuem 
grande precisão, sobretudo para correção da resposta em 
freqüência do ambiente, quando se deseja corrigir a 
resposta de uma determinada faixa de freqüência. O nome 
(paramétrico) deve-se justamente ao fato deste permitir o 
ajuste de todos os parâmetros de equalização. A Figura 56 
apresenta exemplos de controle da freqüência central f0 
[Figura 56(a)] e do fator de qualidade Q [Figura 56(b)]. 
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Figura 56 Exemplos de controle de um equalizador paramétrico. 
(a) Controle do valor da freqüência central f0. (b) Controle do fator de 
qualidade Q. 
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Têm-se também os equalizadores semi-parametricos 
onde o fator de qualidade Q é pré-fixado (não ajustável), 
porém pode-se variar a freqüência central e o ganho da 
célula. Esse tipo de equalizador é muito comum em mesas 
de som. 

d) Equalizador Paragráfico 
Como o próprio nome sugere, este equalizador é uma 

junção dos equalizadores gráfico e paramétrico. Do 
equalizador gráfico, possui as freqüências centrais no 
padrão ISO (ou outras freqüências pré-determinadas). Do 
equalizador paramétrico, possui o ajuste da freqüência 
central e pode ou não possuir ajuste do fator de qualidade 
Q (largura de banda). Resumindo, trata-se de um 
equalizador gráfico com freqüências e fatores de qualidade 
variáveis. Devido ao seu maior custo, conseqüência natural 
de sua maior flexibilidade de ajustes, não se oferece 
comercialmente equalizadores paragráficos de 1/3 oitava. 
Porém, pode-se encontrar equalizadores paragráficos de 1 
oitava. 

3.2 Funções de Transferência 
a) Funções de Transferência Controle de Tonalidade 
(Shelving) 

Como já mencionado, um equalizador controle de 
tonalidade possui duas seções: uma para o controle de 
graves e outra, para o de agudos. Assim, são necessárias 
duas funções de transferência, uma para cada seção. 

A função de transferência da seção de controle de graves 
é 

 CG ( ) .s aT s
s b
+

=
+

 (106) 

Nesse caso, o ganho em altas freqüências (s → ∞) é 
unitário (0 dB), mas, em baixas freqüências (s → 0), ele é 
dado por 20  log (a / b). Assim, se a > b, em baixas 
freqüências tem-se uma amplificação (boost). Se a < b, em 
baixas freqüências tem-se uma atenuação (cut). A 
Figura 53(a) ilustra essas duas situações, para os casos de 
a = 39,81 rad/s e b = 10 rad/s (amplificação de 12 dB em 
baixas freqüências) e para a = 10 rad/s e b = 39,81 rad/s 
(atenuação de 12 dB em baixas freqüências). 

No caso da seção controle de agudos, a função de 
transferência é dada por 

 CA
1 (1/ )( ) .
1 (1/ )

cs c s cT s
ds d s d
+ +

= = ×
+ +

 (107) 

Nesse caso, o ganho em baixas freqüências (s → 0) é 
unitário (0 dB), mas, em altas freqüências (s → ∞), ele é 
dado por 20  log (c / d). Assim, para c > d, em altas 
freqüências tem-se uma amplificação (boost). Para c > d, 
em altas freqüências tem-se uma atenuação (cut). A 
Figura 53(b) ilustra essas duas situações, para os casos de 
c = 0,03981 rad/s e d = 0,01 rad/s e para c = 0,01 rad/s e 
d = 0,03981 rad/s. 

b) Função de Transferência Bump 
Uma função de transferência do tipo bump é dada por 

 
2 2

0 Z 0
bump 2 2

0 P 0

(ω / ) ω( ) .
(ω / ) ω

s Q sT s
s Q s
+ +

=
+ +

 (108) 

onde ω0 é o módulo dos pólos e dos zeros da função, QZ é 
o fator de qualidade dos zeros da função e QP é o fator de 
qualidade dos pólos da função. Substituindo s por jω, 
obtém-se a resposta em freqüência da função bump, cuja 
magnitude é 

( )
( )

22 2 2
0 0 Z

bump 22 2 2dB
0 0 P

ω ω ω ω /
( jω) 20log .

ω ω ω ω /
Q

T
Q

⎛ ⎞− +⎜ ⎟=
⎜ ⎟− +⎝ ⎠    

(109) 

Assim, podem-se observar três situações: 
• Em baixa freqüência (ω → 0), o ganho tende a 0 dB. 
• Em alta freqüência (ω → ∞), o ganho tende a 0 dB. 
• Na freqüência ω0, o ganho é 20 log (QP / QZ). 
 

Logo, na freqüência ω0, há três possíveis situações: 
• Se QP > QZ, obtém-se um ganho (boost). 
• Se QP = QZ, o ganho é nulo (resposta flat). 
• Se QP < QZ, obtém-se uma atenuação (cut). 

 
A Figura 54 ilustra a resposta em freqüência de uma 

função de transferência bump, com f0 = 1 kHz (ω0 = 2πf0) e 
Q = 4,318, tanto para uma amplificação de 12 dB 
(QP / QZ = 3,981) quanto para uma atenuação de 12 dB 
(QP / QZ = 0,251). 
 
3.3 Obtenção das Funções de Transferência 

Controle de Tonalidade e Bump 
Um esquema possível, muito usado por fabricantes, para 

a implementação de equalizadores de áudio é mostrado na 
Figura 57. Dependendo do tipo de bloco de filtro seletor 
utilizado, TFS(s), obtém-se as funções de transferência 
controle de tonalidade (controle de graves ou agudos) ou 
bump. Equalizadores de várias bandas podem ser obtidos 
com esse mesmo esquema, bastando para isso colocar 
quantos blocos internos de filtros seletores quanto forem o 
número de bandas desejadas, juntamente com os seus 
respectivos ganhos K. 

FS( )T s

IV OV
+

K

+

K

Atenuação ( )cut Amplificação ( )boost

S

 
Figura 57 Diagrama de blocos para a implementação de funções 
shelving e bump. 

Através da Figura 57, pode-se deduzir que com a chave 
S na posição amplificação, obtém-se a função de 
transferência 

 O
FS

I

( )( ) 1 ( ).
( )

V sT s KT s
V s

= = +  (110) 

Já com a chave na posição atenuação, implementa-se a 
seguinte função 

 O

I FS

( ) 1( ) .
( ) 1 ( )

V sT s
V s KT s

= =
+

 (111) 

a) Caso 1: Função TFS(s) do tipo passa-baixa 
Considere o uso de uma função passa-baixa no diagrama 

da Figura 57, do tipo 

 0
PB

0

( ) .T s
s
σ
σ

=
+

 (112) 

Se a chave S estiver na posição amplificação e substituindo 
(14) em (12), implementa-se a seguinte função de 
transferência 

 ( ) 0

0

1 σ
( ) .

σ
s K s aT s

s s b
+ + +

= =
+ +

 (113) 
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Ou seja, está se implementando uma função controle de 
graves com a > b (amplificação). Já com a chave na 
posição atenuação, implementa-se 

 
( )

0

0

σ( ) .
1 σ
s s aT s

s K s b
+ +

= =
+ + +

 (114) 

Nesse caso, implementa-se a função controle de graves 
com a < b (atenuação). 

Uma possível rede que implementa a função TPB(s) é 
mostrada na Figura 58. A sua função de transferência é 
dada por 

 0
PB

0

1 / σ( ) .
1 / σ
RCT s

s RC s
= =

+ +
 (115) 

IV
+
−

OV
R C

 
Figura 58 Filtro passa-baixa usado para implementar uma seção 
controle de graves. 

b) Caso 2: Função TFS(s) do tipo passa-alta 
Considere o uso de uma função passa-alta no diagrama 

da Figura 57, do tipo 

 PA
0

( ) .
σ

sT s
s

=
+

 (116) 

Se a chave S estiver na posição amplificação e substituindo 
(18) em (12), implementa-se a seguinte função de 
transferência 

 
( )
( )

0

0

1 / σ 1 1( ) .
1 / σ 1 1

K s csT s
s ds

⎡ + ⎤ + +⎣ ⎦= =
+ +

 (117) 

Ou seja, está se implementando uma função controle de 
agudos com c > d (amplificação). Já com a chave na 
posição atenuação, implementa-se 

 ( )
( )

0

0

1/ σ 1 1( ) .
11 / σ 1

s csT s
dsK s

+ +
= =

+⎡ + ⎤ +⎣ ⎦
 (118) 

Nesse caso, implementa-se a função controle de graves 
com c < d (atenuação). 

Uma possível rede que implementa a função TPA(s) é 
mostrada na Figura 59. A sua função de transferência é 
dada por 

 PA
0

( ) .
1 / σ
s sT s

s RC s
= =

+ +
 (119) 

IV
+
−

OV
RC

 
Figura 59 Filtro passa-alta usado para implementar uma seção 
controle de agudos. 

c) Caso 3: Função TFS(s) do tipo passa-faixa 
Considere o uso de uma função passa-faixa no diagrama 

da Figura 57 [7], do tipo 

 0
PF 2 2

0 0

(ω / )( ) .
(ω / ) ω

Q sT s
s Q s

=
+ +

 (120) 

Se a chave S estiver na posição amplificação e substituindo 
(22) em (12), implementa-se a seguinte função de 
transferência 

 
2 2 2 2

0 0 0 Z 0
2 2 2 2

0 0 0 P 0

(1 )(ω / ) ω (ω / ) ω( ) .
(ω / ) ω (ω / ) ω

s k Q s s Q sT s
s Q s s Q s
+ + + + +

= =
+ + + +

 

  (121) 

Ou seja, está se implementando uma função bump com 
QP > QZ (amplificação). Já com a chave na posição 
atenuação, obtém-se 

2 2 2 2
0 0 0 Z 0

2 2 2 2
0 0 0 P 0

(ω / ) ω (ω / ) ω( ) .
(1 )(ω / ) ω (ω / ) ω

s Q s s Q sT s
s k Q s s Q s

+ + + +
= =

+ + + + +
 

  (122) 

Nesse caso, implementa-se a função bump com QP < QZ 
(atenuação). 

Uma possível rede que implementa a função TPF(s) é 
mostrada na Figura 60, uma rede multiple feedback (MFB). 
A sua função de transferência é dada por 

 0
PF 2 2

0 0

(ω / )( ) .
(ω / ) ω

Q sT s G
s Q s

=
+ +

 (123) 

onde 

 2

12
RG
R

= −  (124) 

 0 2
1 2

1ω
R R C

=  (125) 

 1 2

12
R R

Q
R

=  (126) 

com 1 1S 1P/ /R R R= . O projeto dessa rede pode ser visto no 
item 2.4 deste tutorial. 

IV
−
+

OV

C

1PR C

2R
1SR

 
Figura 60 Filtro passa-faixa usado para implementar uma seção 
bump. 

3.4 Diagramas de Equalizadores de Áudio 
Uma maneira de implementar cada seção da Figura 57 é 

usar dois somadores inversores e um potenciômetro com 
tap central aterrado (grounded center tap), estrutura 
mostrada na Figura 61 para o caso particular de uma seção 
bump, na qual se utiliza um filtro passa-faixa. Note que foi 
colocado um inversor em cascata com o filtro passa-faixa, 
pois o filtro aqui sugerido (filtro MFB da Figura 60) é 
inversor. Caso se utilize uma estrutura não-inversora, tal 
como a Sallen-Key [4], o bloco inversor não deve ser 
utilizado. 

PF( )T s

Atenuação ( )cut Amplificação ( )boost

IV

2R

−
+

3R

3R

OV
−
+

1R

1R

-1

xR yR

x pR R= α

(1 )y pR R= −α

p x yR R R= +

 
Figura 61 Implementação de uma seção de um equalizador. 
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Para implementar equalizadores de várias seções, basta 
acrescentar outros blocos TFS(s) em paralelo de acordo com 
a necessidade, com todas as entradas ligadas juntas e com 
cada saída ligada a um potenciômetro com tap central 
aterrado, cujos terminais devem ser conectados aos 
somadores. Como exemplo, a Figura 62 apresenta o 
diagrama de blocos de um equalizador composto por n 
seções bump. 

Amplificação
( )boost

Atenuação
( )cut

1K

IV OV
+

PF1( )T s

-1

1S

+

1KnK nK

PF ( )nT s

Sn
 

Figura 62 Diagrama de blocos de um equalizador de n bandas. 

Exemplo prático 6: Neste exemplo, é mostrada a 
comparação da magnitude da resposta em freqüência 
quando se tenta obter um reforço de graves e agudos com 
um equalizador gráfico e com dois equalizadores shelving. 
A Figura 63 mostra o caso de um reforço +12 dB. Os 
controles de amplitude são feitos de tal forma que seja 
obtida uma queda de 3 dB em 71,13 Hz e 7 kHz. Pode ser 
observado que quando se usa o equalizador gráfico, 
ondulações indesejadas ocorrem em baixas e altas 
freqüências. 
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(c) 

Figura 63 Comparação entre duas formas de se obter reforço de 
graves e agudos. (a) Posição dos potenciômetros sliders de um 
equalizador gráfico. (b) Posição knobs dos equalizadores shelving. 
(c) Magnitude da resposta em freqüência nos dois casos. 

4 PROCESSADOR DIGITAL DE SINAIS (DSP) 
Basicamente, DSP é um processador com uma 

arquitetura interna customizada para a execução das 
operações usuais de processamento digital de sinais (PDS), 
tais como: soma, atrasos, multiplicação com acumulação, 
etc. Normalmente, a arquitetura do DSP é composta por: 
unidades computacionais (ALU, SHIFTER, MAC), de 
geração de endereços, de controle de programa, memória 
de dados, de programas, diversos barramentos, amplo 
conjunto de periféricos, etc. Essa variedade de recursos 
diferencia o DSP dos processadores de uso geral bem como 
possibilita ao DSP atender aos requisitos computacionais 
de desempenho dos algoritmos de PDS. A Figura 64 
apresenta os principais blocos que compõem o DSP. 

Geração de endereços

Memória de
programa

Unidade de
controle

Registradores

Unidades
computacionais

Periféricos
 

Figura 64 Principais blocos do processador DSP. 

A ANALOG DEVICES (AD) [8] é um dos principais 
fabricantes de processadores DSP e possui diferentes 
opções de dispositivos de ponto fixo e ponto flutuante. 
Esse tutorial utiliza como dispositivo alvo o processador 
DSP BF-533 de ponto fixo (16bits) da família Blackfin da 
AD [9].  

Para facilitar a implementação e testes de novas 
aplicações, a AD disponibiliza um ambiente de 
desenvolvimentos integrado (IDE) e kits de 
desenvolvimento. O IDE da AD é denominado Visualdsp 
[10] e os kits de desenvolvimento de EZ-KIT Lite [11]. 
Deve-se ressaltar que o VisualDSP permite a 
implementação de algoritmos utilizando as linguagens de 
programação “C” [12] e “Assembly” [13]. Para 
exemplificar a implementação de algoritmos usando tais 
linguagens, é apresentado, na Tabela 3, um trecho de 
código cuja função executada é equivalente. 

Tabela 3 – Trecho de código equivalente em “C” e “Asm” 
Código em “C” Código em “Asm”

a0=0||r1.l=w[i1++]||r2.l=w[i0--];
for (j=1;j<10;j++) Loop loop_3 lc1 = P1; 
{ Loop_begin loop_3; 
Acc=L_mac(Acc,*pa++,
*pi--);

a0+=r1.l*r2.l||r1.l= 
w[i1++]||r2.l=w[i0--]; 

} Loop_end loop_3; 
 

Com relação ao EZ-KIT Lite, suas principais 
características são [11]: 
 - Processador DSP BF 533 (756 MHz), 
 - Memória SDRAM (64 MB), 
 - Memória flash (2 MB), 
 - 4 entradas e 6 saídas (96KHz/48KHz), 
 - Leds, 
 - Push buttons. 

A Figura 65 mostra o diagrama de blocos do EZ-KIT 
Lite com o conversor analógico digital (CAD), o conversor 
digital analógico (CDA) e o DSP BF-533.  



9º CONGRESSO | 15ª CONVENÇÃO NACIONAL DA AES BRASIL • SÃO PAULO, 17 A 19  DE MAIO DE 2011 33

NOCETI FILHO ET AL. 
 

FILTROS E EFEITOS DE ÁUDIO 

 

 

BF-533

Memória

CAD CDA

 
Figura 65 Diagrama de blocos do EZ-KIT Lite. 

 

Na seqüência, são apresentados alguns exemplos de 
algoritmos que serão posteriormente implementados e 
executados em tempo real no EZ-KIT Lite. 
 
5 EFEITOS DIGITAIS – DIAGRAMA DE BLOCOS 

5.1 Introdução 
O delay (atraso) é o bloco básico usado na obtenção de 

diversos efeitos como, por exemplo, vibrato, flanger, 
chorus, reverb, eco, etc. 

O delay atrasa um sinal digital de um número de 
amostras desejadas. Dependendo de qual sinal é atrasado, 
obtém-se um Comb filter FIR (sinal de entrada) ou Comb 
filter IIR (sinal de saída). A equação de um Comb filter 
FIR [14] é dada por:  

 ( ) ( ) ( )y n x n ax n D= + −  (127) 

onde ( )y n  é a amostra de saída, ( )x n  é a amostra de 
entrada, a  é o fator de ponderação, D  é o valor do atraso 
em amostras e ( )x n D−  é a amostra de entrada atrasada de 
D  amostras. 

O diagrama de blocos do Comb filter FIR é mostrado na 
Figura 66 e sua correspondente resposta em freqüência é 
apresentada na Figura 67. 

a

+

Z D−

y n( )x n( )

x n D( )−

 
Figura 66 Diagrama de blocos do Comb filter FIR. 

 
 

1+a

1−a

D
π 2

D
π 3

D
π 4

D
π ...0 2π

( )H ω

ω

0 1a< <

 
Figura 67 Resposta em freqüência do Comb filter FIR [14]. 

 
A equação recursiva de um Comb filter IIR é dada por 
[14]:  
 ( ) ( ) ( )y n x n ay n D= + −  (128) 

onde ( )y n D−  é a amostra de saída atrasada de D  
amostras. 

O diagrama de blocos do Comb filter IIR é apresentado 
na Figura 68 e sua correspondente resposta em freqüência 
na Figura 69. 

a

Z D−

y n( )x n( )

y n D( )−

+

 
Figura 68 Diagrama de blocos do Comb filter IIR. 

 

1/(1 )−a

1/(1 )+a

2
D
π 4

D
π ...0 2π

( )H ω

ω

0 1a< <
 

 
Figura 69 Resposta em freqüência do Comb filter IIR [14]. 

 
5.2 Vibrato 

O valor escolhido para o atraso D  em amostras (de 
forma equivalente, em segundos) altera o som percebido 
bem como o tipo de efeito de áudio. Por exemplo, o efeito 
vibrato é implementado na forma digital variando o atraso 
D  continuamente no tempo [14]-[16]. O diagrama de 
blocos que representa tal implementação é mostrado na 
Figura 70. 

a

( )Z d n−

y n( )

x n( )

Sinal
periódico

Modulação do tap central
do vetor de amostras  
Figura 70 Diagrama de blocos do vibrato. 

 
A equação correspondente do vibrato é dada por [14]: 
 

 ( ) ( ( ))y n ax n d n= −  (129) 
 

onde ( )y n  é a amostra de saída, ( )d n  é o atraso variante 
no tempo, a  é o fator de ponderação e ( ( ))x n d n−  é a 
amostra de entrada atrasada de ( )d n  amostras. 

O atraso variante no tempo ( ( )d n ) é obtido a partir de 
um oscilador de baixa freqüência (LFO) que gera um sinal 
periódico, dado por [14]: 

 ( ) [1 cos(2 . . )]
2 cy
Dd n n fπ= −  (130) 

onde D  é o valor máximo do atraso em amostras e cyf  é a 
freqüência do LFO. 

Na prática, o valor máximo utilizado para o atraso está 
entre 0 ms e 3 ms. Considerando, por exemplo, que a 
freqüência de amostragem é 8kHz, obtém-se 24 amostras 
para o máximo atraso D . Efeitos interessantes são obtidos 
quando a freqüência do LFO é menor que 5Hz. 

Para a implementação em DSP do algoritmo do vibrato, 
deve-se alocar um vetor de tamanho D  para armazenar as 
amostras de entrada bem como calcular o atraso ( )d n . 
Normalmente, existem duas opções para se obter esse 
atraso. A primeira considera uma tabela com os valores 
anteriormente armazenados. Na segunda opção, é utilizada 
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uma equação recursiva para calcular o sinal periódico. 
Normalmente, devido à baixa freqüência do LFO (menor 
que 5Hz), há uma relação de compromisso entre 
complexidade computacional e utilização de recursos de 
memória, Na primeira, tem-se uma menor complexidade 
computacional com maior recurso de memória, enquanto 
na segunda opção tem-se uma maior complexidade 
computacional com menor recurso de memória [17]. 

Outra consideração relevante é sobre o valor obtido para 
o atraso ( )d n , o qual pode ser fracionário. Pode-se 
perceber que tal situação resulta em um problema, dado 
que ( )d n  corresponde a um índice do vetor de amostras. 
Normalmente, a solução usada em tal situação é considerar 
a interpolação linear entre duas amostras nos instantes de 
tempo 1M +  e M , conforme apresentado por [18]: 

( ) ( [ 1]) ( )(1 )y n x n M frac x n M frac= − + + − −      (131) 

onde frac  corresponde ao valor fracionário do atraso. 
 
5.3 Flanger/Chorus 

Os efeitos flanger/chorus podem ser implementados de 
forma equivalente ao Comb filter FIR, ou seja, adicionando 
o sinal de entrada com uma réplica atrasada no tempo, 
conforme diagrama de blocos apresentado na Figura 71. 
Equivalente ao vibrato, a réplica é obtida de um atraso 
variante no tempo ( ( )d n ), que é controlado por um LFO. 
Normalmente, no flanger, o atraso é menor que 10ms e a 
freqüência do LFO é menor ou igual a 2Hz. Já, para o 
chorus, o atraso deve ficar entre 10ms e 30ms e a 
freqüência do LFO menor ou igual a 1Hz [18-19]. 

( )Z d n− y n( )x n( )
+1a

0a
 

Figura 71 Diagrama de blocos flanger/chorus. 

 
A equação geral para os efeitos flanger/chorus é dada 

por [14]: 
 0 1( ) ( ) ( ( ))y n a x n a x n d n= + −  (132) 

onde ( )y n  é a amostra de saída, ( )d n é o atraso variante 
no tempo, 0 1ea a  são os fatores de ponderação e 

( ( ))x n d n−  é a amostra de entrada atrasada de ( )d n  
amostras. 

A correspondente resposta em freqüência para 0 1a =  e 

10 1a< <  é mostrada na Figura 72. Pode-se observar em 
tal figura que a variação de ( )d n  causa a atenuação de 
diferentes componentes de freqüência. 

 

( )d n
π 2

( )d n
π 3

( )d n
π 4

( )d n
π ...0 2π

( )H ω

ω

10 1a< < 

11 a−

11 a+

 
Figura 72 Resposta em freqüência do flanger/chorus. 

Uma outra estratégia de implementação do 
flanger/chorus foi proposta por Dattorro [19]. A Figura 73 
mostra o diagrama de blocos de tal estratégia. 

( )Z d n− y n( )x n( )
+1a

0a

+
w n( )

fa
tap central

 
Figura 73 Diagrama de blocos do flanger/chorus proposto em [19]. 
 

As equações que correspondem a implementação da 
Figura 73 são dadas por: 

 ( ) ( ) ( )
2f
Dw n x n a w n= − −  (133) 

 0 1( ) ( ) ( ( )).y n a w n a w n d n= + −  (134) 

Deve-se observar que o diagrama apresentado na Figura 
73 permite representar os efeitos vibrato, flanger e chorus. 
Para cada efeito, deve-se escolher os valores adequados 
para os coeficientes, tamanho do atraso, freqüência e tipo 
do sinal usado no LFO, conforme apresentado na Tabela 4 
[19]. 
 
Tabela 4 Representação dos efeitos vibrato, flanger e chorus usando 

a estrutura proposta por Dattorro 

Efeito Coeficientes Atraso 
D (ms) 

LFO 
(Hz) 

Tipo de sinal
usado no LFO

 
Vibrato 0

1

0

0
1

fa

a
a

=

=

=
 0 – 3 

0.1 
até 
5Hz 

Senoidal 

 
Flanger 0

1

0.7

0.7
0.7

fa

a
a

=

=

=
 D < 10 <2Hz Senoidal 

 
 
Chorus 

0

1

0.7

0.7
1

fa

a
a

= −

=

=

  
10<D<30 

 
< 1Hz 

Senoidal 
Ruído filtrado 
banda estreita 

 
5.4 Tremolo 

O tremolo é implementado digitalmente multiplicando o 
sinal de entrada pela saída do LFO. Tal operação equivale 
a modular em amplitude a entrada, conforme diagrama em 
blocos apresentado na Figura 74. 

y n( )
X

m n( )
x n( )

LFO

 
Figura 74 Diagrama em blocos do tremolo. 

Na prática, a freqüência de saída do LFO é ajustada entre 
1Hz e 10 Hz. A equação para o cálculo de tal freqüência é 
dada por [17]: 
 ( ) sin(2 . . )cym n n fπ=  (135) 

onde ( )m n  é o sinal de modulação e cyf  é a freqüência do 
sinal de modulação. 
O sinal na saída do tremolo é dado por: 

 ( ) ( ) ( )y n m n x n=  (136) 

onde ( )x n  é o sinal de entrada e ( )y n  é o sinal de saída. 
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5.5 Eco 

O eco pode ser implementado digitalmente a partir do 
Comb filter FIR com a especificação do valor desejado do 
atraso D . Por exemplo, considerando que a freqüência de 
amostragem seja 8kHz e que se deseja um atraso máximo 
de 0,1segundos, deve-se adotar o valor 800 para o atraso 
D  e alocar um tamanho correspondente para o vetor de 
atrasos ( )x n D− .  

A equação para a implementação do eco é dada por [14]:  
 
 ( ) ( ) ( )y n x n ax n D= + −  (137) 
 
onde ( )y n  é a amostra de saída, ( )x n  é a amostra de 
entrada, a  é o fator de ponderação, D  é o valor do atraso 
em amostras e ( )x n D−  é a amostra de entrada atrasada de 
D  amostras. 

O diagrama de blocos para a implementação do eco é 
mostrado na Figura 75. 

a

+

Z D−

y n( )x n( )

x n D( )−

 
Figura 75 Diagrama de blocos do eco. 

 
5.6 Reverberação 

Conforme apresentado na Seção 1.6, o efeito de 
reverberação ou reverb simula a reflexão do som em um 
ambiente fechado, produzindo repetições do som original. 
O som produzido na reverberação é classificado em três 
componentes: som direto, reflexões iniciais (early) e 
reflexões finais (late). As reflexões iniciais ocorrem de 
10ms a 100ms após o som direto. Já as reflexões finais são 
maiores que 100ms [14]. A Figura 76 mostra os 
componentes da reverberação. 

Early

Direto

Late

 
Figura 76 Componentes da reverberação. 

A implementação digital da reverberação deve, 
necessariamente, considerar os três componentes citados, 
de forma a produzir um efeito mais próximo do “real”. Os 
algoritmos mais utilizados para a implementação da 
reverberação foram propostos por Schoreder [20] e Moorer 
[21], consistindo em uma seqüência de Comb filter IIR (C1 
a C4) e filtros passa-tudo (A1 e A2), conforme apresentado 
no diagrama de blocos da Figura 77. 

+ 6x y n( )x n( )
C1
C2
C3
C4

A1 A25x

 
Figura 77 Diagrama de blocos da reverberação. 

As equações dos Comb filter IIR são dadas por: 

 1 1 1( ) ( ) ( )Cy n x n a y n D= + −  (138) 

 2 2 2( ) ( ) ( )Cy n x n a y n D= + −  (139) 

 3 3 3( ) ( ) ( )Cy n x n a y n D= + −  (140) 

 4 4 4( ) ( ) ( ).Cy n x n a y n D= + −  (141) 

Já as equações correspondentes aos filtros passa-tudo são 
dadas por: 
 1 5 5 5 5 5 5( ) ( ) ( ) ( )Ay n a y n D a x n x n D= − − + −  (142) 

 2 6 6 6 6 6 6( ) ( ) ( ) ( ).Ay n a y n D a x n x n D= − − + −  (143) 
 
5.7 Wah-Wah 

O efeito wah-wah é implementado na forma digital 
adicionando a saída de um filtro passa faixa de banda 
estreita com o sinal de entrada, conforme apresentado na 
Figura 78. Normalmente, o filtro passa-faixa utilizado é 
projetado com variáveis de estado e sua freqüência central 
é variada continuamente [18] de 300Hz a 3000Hz. 

y n( )x n( )
+1 a−

aby

 
Figura 78 Diagrama de blocos do wah-wah. 

 
Na Figura 79, é apresentado o diagrama de blocos do 

filtro com variáveis de estado. 

x n( )
1F+

1Q

+ + 1F +

1Z−

1Z−

1Z−

1Z−

hy by ly
+ +

− −

 
Figura 79 Diagrama de blocos do filtro com variáveis de estado. 

 

As equações usadas para o filtro com variáveis de estado 
para o passa-baixa, passa-faixa e passa-alta são 
respectivamente: 
 1( ) ( ) ( 1)l b ly n F y n y n= + −  (144) 

 1( ) ( ) ( 1)b h by n F y n y n= + −  (145) 

 1( ) ( ) ( 1) ( 1).h l by n x n y n Q y n= − − − −  (146) 

A equação final para a implementação do wah-wah é: 

 ( ) (1 ) ( ) ( ).by n a x n ay n= − +  (147) 

5.8 Phaser 
Diferentemente do uso de filtros passa-tudo utilizados 

nos circuitos analógicos, na forma digital, o efeito phaser é 
implementado adicionando a saída de um filtro notch com 
o sinal de entrada, conforme apresentado na Figura 80. 

y n( )x n( )
+ 0,5

ry

 
Figura 80 Diagrama de blocos do phaser. 
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A função de transferência do phaser é dada por [18]: 

 2
1( ) [1 ( )].
2

H z A z= +  (148) 

São utilizadas estruturas de segunda ordem para o filtro 
notch, cuja função de transferência é dada por [18]: 

 
1 2

2 1 2

( )( ) .
1 ( )

a d da z zA z
d da z az

− −

− −

− + − +
=

+ − −
 (149) 

Os parâmetros “ a ” e “ d ” são obtidos a partir das 
especificações de freqüência de corte ( cf ), freqüência de 
amostragem ( sf ) e largura de banda ( bf ) do filtro por 
[18]: 

 tan(( / ) 1)
tan((2 / ) 1)

b s

b s

f fa
f f

π
π

−
=

+
 (150) 

 
 cos(2 / ).c sd f f= − π  (151) 

A equação discreta para a implementação do filtro notch é: 

 
1

( ) ( ) (1 ) ( 1) ( 2)
           (1 ) ( 1) ( 2).

ry n ax n d a x n x n
d a y n ay n

= − + − − + −
− − − + −

 (152) 

A equação final para a implementação do phaser é: 

 ( ) 0.5[ ( ) ( )].ry n x n y n= +  (153) 

6 EQUALIZADOR  

Diferentemente dos equalizadores analógicos, que usam 
N seções Bump, o equalizador digital é normalmente 
implementado por uma seqüência de seções Shelving e 
Bump, conforme apresentado na Figura 81. Essa estratégia 
de implementação evita o surgimento das oscilações 
indesejáveis mostradas no exemplo prático 6. As seções 
Shelving são utilizadas no primeiro e no último estágio do 
equalizador com a função de controle de graves e de 
agudos, respectivamente. Já as seções bump têm a função 
de controle das médias freqüências. 

+12

-12
-6

+6
0

Shelving
controle dos

graves

Bump
médias

freqüências

Shelving
controle dos

agudos  
Figura 81 Conexão entre seções shelving e bump [22]. 

 
6.1 Seção Shelving 

As seções Shelving reforçam (boost) ou atenuam (cut) os 
componentes de baixa e alta freqüência pela variação nos 
parâmetros de freqüência de corte ( cf ) e ganho ( oH ) do 
filtro. As equações do shelving para controle dos graves e 
agudos de primeira ordem [22], respectivamente, são: 

 ( ) 1 [1 ( )]
2

oHH z A z= + +  (154) 

 ( ) 1 [1 ( )]
2

oHH z A z= + −  (155) 

onde oH é o ganho e )(zA  é a função de transferência de 
um filtro passa-tudo de primeira ordem dada por: 

 
1

1( ) .
1
z aA z

az

−

−

+
=

+
 (156) 

O parâmetro “ a ” é obtido a partir da especificação da 
freqüência de corte ( cf ) e da freqüência de amostragem 
( sf ). As equações do parâmetro “ a ” para o controle das 
baixas freqüências são dadas por [15]: 

 tan(( / ) 1) [ ]
tan(( / ) 1)

c s

c s

f fa Boost
f f

π
π

−
=

+
 (157) 

 tan(( / ) ) [ ].
tan(( / ) )

c s o

c s o

f f Va Cut
f f V

−
=

+
π
π

 (158) 

As equações de “ a ” para o controle das altas freqüências 
são [22]: 

 tan(( / ) 1) [ ]
tan(( / ) 1)

c s

c s

f fa Boost
f f

π
π

−
=

+
 (159) 

 tan(( / ) 1) [ ]
tan(( / ) 1)

o c s

o c s

V f fa Cut
V f f

π
π

−
=

+
 (160) 

onde oV  é obtido a partir da especificação do ganho em dB 
por: 
 / 2010G

oV =  (161) 

 1.o oH V= −  (162) 

O diagrama de blocos para a implementação do shelving é 
mostrado na Figura 82. 

x n( )
+

0
2

H
( )A z

+ −/ y n( )
+

Graves/Agudos

1( )y n

 
Figura 82 Diagrama para a implementação do shelving [18]. 

 
A equação discreta para a implementação do filtro passa-
tudo é dada por: 

 1 1( ) ( ) ( 1) ( 1).y n ax n x n ay n= + − − −  (163) 

Já a equação de saída do shelving (controle de 
graves/controle de agudos) é dada por: 

 1( ) [ ( ) ( )] ( ).
2

oHy n x n y n x n= ± +  (164) 

Caso os requisitos do shelving exijam que o filtro 
passa-tudo seja de segunda ordem, podem ser usados os 
procedimentos apresentados em [18]. 
 
6.2 Seção Bump (Peak) 

Conforme apresentado na Figura 81, as seções bump 
atuam sobre as médias freqüências, variando os parâmetros 
de freqüência de corte ( cf ), largura de banda ( bf ) e ganho 
( oH ). São utilizadas estruturas de segunda ordem cuja FT 
[22] é dada por: 

 2( ) 1 [1 ( )]
2

oHH z A z= + −  (165) 

onde )(2 zA  é a função de transferência de um filtro passa-
tudo de segunda ordem dada por: 

 
1 2

2 1 2

( )( ) .
1 ( )

a d da z zA z
d da z az

− −

− −

− + − +
=

+ − −
 (166) 

Os parâmetros “ a ” e “ d ” são obtidos a partir das 
especificações de freqüência de corte ( cf ), freqüência de 
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amostragem ( sf ), ganho ( oH ) e largura de banda ( bf ) do 
filtro, conforme detalhado em [18]. O diagrama de blocos é 
mostrado na Figura 83. 

x n( )
+

0
2

H
2( )A z − y n( )

+
1( )y n

 
Figura 83 Diagrama de blocos para a implementação do bump[11]. 
 
A equação discreta para a implementação do passa-tudo é 
dada por: 

 1

1

( ) ( ) (1 ) ( 1) ( 2)
           (1 ) ( 1) ( 2).
y n ax n d a x n x n

d a y n ay n
= − + − − + −
− − − + −

 (167) 

Já a equação de saída da seção peak é dada por: 

 1( ) [ ( ) ( )] ( ).
2

oHy n x n y n x n= − +  (168) 

7 RESULTADOS EXPERIMENTAIS 

Os algoritmos aqui considerados foram implementados 
no Matlab e no ambiente do VisualDSP. Nos testes 
realizados, cada algoritmo foi submetido a arquivos de 
testes, gerando os correspondentes arquivos de saída. Os 
arquivos de testes e os algoritmos implementados 
encontram-se disponíveis para download no endereço 
apresentado em [23]. Deve-se observar que os arquivos 
foram gerados para uma freqüência de amostragem de 8 
kHz e 16bits de codificação e que podem ser manuseados 
pela ferramenta de edição de áudio ocenaudio [24]. 
 
8 CONSIDERAÇÕES FINAIS 

Neste tutorial, foram discutidas formas de obtenção de 
efeitos de áudio analógicos e digitais, assim como de 
equalizadores de áudio com funções de transferência dos 
tipos shelving e bump. A partir dos diagramas de blocos 
sugeridos, o projetista pode buscar soluções variadas, 
considerando-se a gama de circuitos propostos para 
implementar os diagramas apresentados. Foram 
apresentadas expressões explícitas para o cálculo de filtros 
passa-baixa, passa-alta, passa-faixa e passa-tudo. Alguns 
exemplos práticos foram mostrados, com o objetivo de 
auxiliar os hobistas na implementação dos circuitos 
desejados. 
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Um tutorial sobre a medição 
absorção com as técnicas PP e PU

1Universidade Federal de Santa Catarina

RESUMO 
Este artigo apresenta um tutorial sobre as técnicas de medição PP
partícula) para aplicações in situ, da medição do coeficiente de absorção. Com tais 
possível caracterizar materiais acústicos aplicados em sala
técnicas de medição PU e PP são apresentadas em detalhes, bem como o método iterativo de dedução do 
coeficiente de absorção. Medições feitas em câmara semi
As técnicas PU e PP são comparadas 

0 INTRODUÇÃO

O coeficiente de absorção de uma amostra de material 
acústico fornece a razão entre a quantidade de energia 
sonora absorvida pela quantidade de energia sonora 
incidente na amostra. O coeficiente de absorção dos 
materiais aplicados em uma determinada sala é u
parâmetro importante na determinação d
acústicos como RT60, C80, etc. [1]. 

O termo in situ vem do latim e significa em sítio, o que 
significa que a medição acústica é tomada no ambiente em 
que a amostra está instalada, levando portanto em conta 
suas condições de montagem, e de acúmulo de 
umidade, por exemplo. Tais condições não são levadas em 
conta em métodos medição laboratoriais, como o
de impedância e o da câmara reverberante

Existem vários textos na literatura reportando 
medição in situ do coeficiente de absorção.
como Mommertz [5], por exemplo, apresentam métodos 
medição baseados na separação temporal entre as pressões 
incidente e refletida. Já Allard [6], e Li e Hodgson
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Este artigo apresenta um tutorial sobre as técnicas de medição PP (pressão-pressão) e PU 
, da medição do coeficiente de absorção. Com tais técnicas de medição

possível caracterizar materiais acústicos aplicados em salas de concerto, salas de ensaio, estúdios
técnicas de medição PU e PP são apresentadas em detalhes, bem como o método iterativo de dedução do 

Medições feitas em câmara semi-anecóica são comparadas com medições feitas 
são comparadas entre si, de modo a mostrar seus pontos fortes e fracos

O coeficiente de absorção de uma amostra de material 
ústico fornece a razão entre a quantidade de energia 

quantidade de energia sonora 
O coeficiente de absorção dos 

materiais aplicados em uma determinada sala é um 
parâmetro importante na determinação dos parâmetros 

vem do latim e significa em sítio, o que 
significa que a medição acústica é tomada no ambiente em 

, levando portanto em conta 
de acúmulo de sujeira e 

Tais condições não são levadas em 
conta em métodos medição laboratoriais, como o do tubo 
de impedância e o da câmara reverberante [2,3]. 

reportando métodos de 
do coeficiente de absorção. Tanto Garai [4] 

apresentam métodos de 
separação temporal entre as pressões 

e Li e Hodgson [7] se 

baseiam na medição da função de transferência entre dois 
microfones, localizados próximos 
apresenta a medição do coeficiente de absorção com
sonda PU em câmara semi-anecóica.
sensor que combina em um único probe um microfone e 
um sensor de velocidade de partícula.

O objetivo deste artigo é apresentar
técnicas de medição in situ do coeficiente de absorção. 
Uma comparação entre as técnicas PP, similar a usada nas 
referências [6,7], e a técnica PU é também apresentada
principal diferença, neste artigo, é que ambas as técnicas se 
valem de uma formulação do campo acústico
do que as apresentadas nas referê
Adicionalmente, enquanto estes trabalhos focam em 
medições em câmara semi-anec
demonstrar a usabilidade dos métodos em aplicações 
situ. 

O processo de medição e calibração 
detalhes, de forma que o leitor do texto 
reproduzi-lo com facilidade. O algoritmo
coeficiente de absorção também será 
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do coeficiente de 

e PU (pressão-velocidade de 
técnicas de medição é 

, salas de ensaio, estúdios, etc. As 
técnicas de medição PU e PP são apresentadas em detalhes, bem como o método iterativo de dedução do 

anecóica são comparadas com medições feitas in situ. 
eus pontos fortes e fracos. 

baseiam na medição da função de transferência entre dois 
localizados próximos à amostra. Lanoye [8] 

apresenta a medição do coeficiente de absorção com a 
anecóica. A sonda PU é um 

sensor que combina em um único probe um microfone e 
rtícula.

O objetivo deste artigo é apresentar um tutorial sobre as 
do coeficiente de absorção. 

ma comparação entre as técnicas PP, similar a usada nas 
é também apresentada. A 

é que ambas as técnicas se 
do campo acústico mais precisa 

nas referências [6,7,8]. 
Adicionalmente, enquanto estes trabalhos focam em 

anecóica, o objetivo aqui é 
demonstrar a usabilidade dos métodos em aplicações in 

processo de medição e calibração será apresentado em 
de forma que o leitor do texto seja capaz de 

algoritmo de dedução do 
será apresentado na seção 
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2, e a seção 3 apresenta alguns resultados experimentais 
seguidos das conclusões.  

1 PROCEDIMENTO DE MEDIÇÃO 

O procedimento de medição pode ser dividido em duas 
etapas: a medição em si e o pós-processamento. A medição 
consiste em utilizar um sistema que possui um alto-falante,  
usado para excitar a amostra que se deseja caracterizar, e 
os sensores PU ou PP. 

Um esquema do sistema de medição pode ser visto na 
Figura 1. A fonte sonora está a uma altura  [m] da 
superfície da amostra sob medição e a uma distância 
horizontal  [m] das sondas. Tais distâncias devem ser 
conhecidas e o operador deve medi-las, bem como as 
alturas  e , indicadas na Figura 1. 

Figura 1 - Esquema do sistema de medição in situ. 

A fonte sonora consiste num alto-falante montado no 
interior de uma caixa acústica esférica (chamada aqui de 
alto-falante esférico), e pode ser visto na Figura 2. A 
escolha deste tipo de caixa acústica tem a ver com suas 
características de radiação, próxima às características de 
monopolo [9,10]. O razão da necessidade da proximidade 
com o comportamento de um monopolo será discutido na 
seção 2. 

Figura 2 - Sistema de medição: alto-falante esférico e fixadores 
PU e PP. 

Uma varredura exponencial de senos é usada como ruído 
de excitação. A utilização de tal estímulo (em detrimento 
do ruído branco) está relacionada à maior quantidade de 
energia, em baixas frequências, que ele é capaz de 
fornecer. Durante a medição a fonte sonora tem seu eixo 
principal orientado para a superfície da amostra, e os 
sensores são posicionados próximos a superfície desta. Um 
computador fornece à interface de áudio a varredura de 
senos. A saída da interface de áudio é conectada à entrada 

de um amplificador de potência, que alimenta o alto-falante 
esférico. As saídas dos sensores, por sua vez, alimentam as 
entradas da placa de áudio. Os sinais captados pelos 
sensores são digitalizados pela interface de áudio e o 
computador armazena os dados medidos e faz os cálculos 
de FFT e pós-processamento.    

1.1 Técnica PP 

A sonda PP é constituída por dois microfones 
omnidirecionais (M1 e M2) separados de uma distância 
vertical      [m], usualmente de 2 [cm]. O 
microfone M1 mede a pressão sonora  [Pa] e o 
microfone M2 mede a pressão sonora  [Pa]. Veja a 
Figura 3, que mostra uma fotografia da sonda PP. 

Como os dois microfones podem ser ligeiramente 
diferentes entre si uma calibração relativa ajuda a reduzir 
os erros de medição. Durante esta calibração os dois 
microfones são posicionados sobre uma superfície rígida, 
com seus diafragmas a cerca de 1 [mm] um do outro. A 
fonte sonora, posicionada à 30 [cm] dos microfones, é 
acionada e a função de transferência  entre  e  é 
medida (  ). Como os dois microfones ocupam 
basicamente a mesma posição no espaço eles devem, em 
teoria, medir a mesma pressão sonora; portanto, se M1 e 
M2 forem exatamente iguais   . Seguindo este 
raciocínio as diferenças entre M1 e M2 se expressam numa   . 

Após a calibração relativa M1 e M2 são posicionados 
acima da superfície da amostra a se caracterizar, como na 
Figura 3. A função de transferência é novamente medida e 
corrigida pela calibração relativa, de forma que: 

   , (1) 

onde  é a função de transferência medida próxima a 
amostra e  é a função de transferência corrigida por ;  será usada no algoritmo de dedução do coeficiente de 
absorção. 

Figura 3 - Sonda PP acima da amostra a ser caracterizada. 

1.2 Técnica PU 

A sonda PU consiste numa sonda que integra 1 
microfone omnidirecional e 1 sensor de velocidade de 
partícula (figura de 8); seu comportamento físico é descrito 
nas referências [11,12]. Como a sonda integra os dois 
sensores em um único ponto a altura da sonda PU em 
relação a superfície da amostra é  [m]. 

A calibração da sonda PU também é necessária e o 
método utilizado aqui é a calibração em campo livre, 
também utilizado nas referências [8,10]. Este passo 
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consiste em apontar a fonte sonora e a sonda PU, separados 
de uma distância , para longe de qualquer superfície 
refletora; esta condição simula uma condição de campo 
livre. Neste caso a função de transferência entre pressão 
() e velocidade de partícula () é medida e uma 
função de correção é criada a partir da impedância de 
radiação em campo livre de um monopolo, dada por: 

   , (2) 

onde   √1 e   2 é o número de onda no ar e 
é a distância horizontal entre fonte sonora e sensor. 

Após a medida de calibração a sonda PU é posicionada 
acima da superfície da amostra a se caracterizar, como na 
Figura 4. A função de transferência  é novamente 
medida e corrigida por , de forma que a impedância 
característica na posição do sensor seja: 

  
 . (3) 

Figura 4 - Sonda PU acima da amostra a ser caracterizada. 

Uma média móvel é aplicada após cada medição de 
forma a suavizar as repostas em frequência [10], e assim 
minimizar os efeitos de reflexões indesejadas. 

2 ALGORITMO DE DEDUÇÃO 

Devido a proximidade entre o alto-falante esférico e os 
sensores as frentes de onda sonora, acima da amostra, não 
podem ser consideradas planas, mas sim esféricas. Devido 
a diferença de simetria entre as frentes de onda (esféricas) 
e a superfície da amostra (plana) o fenômeno de reflexão é 
bastante complexo [13], e é necessário recorrer a 
transformada espacial de Fourier para resolvê-lo. Para uma 
superfície infinita e localmente reativa a equação a seguir, 
derivada por Di e Gilbert [14], descreve a pressão sonora 
acima da amostra. 

  
  

  
   


 d, (4) 

onde        ,        e  é 
a impedância de superfície da amostra que se deseja 
caracterizar. 

Como se pode observar é impossível inverter 
analiticamente a Equação 4, para se obter  através das 
duas pressões sonoras () ou da pressão e velocidade de 
partícula () medidas acima da amostra. Um algoritmo 
iterativo deve, então, ser utilizado. No caso da medição 
com a técnica PP tal algoritmo busca o melhor valor de 

que se ajusta à função de transferência . Similarmente, 
no caso da medição com a técnica PU tal algoritmo busca o 
melhor valor de  que se ajusta à impedância característica . 

O algoritmo iterativo pode ser descrito nos seguintes 
passos: 
1. Uma estimativa inicial da impedância de superfície 
() é calculada por um método de dedução mais simples, 
a ser descrito no apêndice A; 
2. A estimativa inicial  é inserida na Equação 4 (e ou 
na equação da velocidade de partícula - anexo B) e uma 
função de transferência () ou uma impedância 
característica (Z) é calculada. 
3. Para a técnica PP  é subtraído de . Para a 
técnica PU  é subtraído de . Se o módulo da 
diferença é suficientemente pequeno, isto significa que a 
estimativa inicial de  é a impedância de superfície da 
amostra e o algoritmo é parado; 
4. Se o módulo da diferença é maior que 0.000001 uma 
segunda estimativa de  é calculada pelo método da 
secante [15], e os passos 3 e 4 são repetidos novamente até 
que o critério de convergência seja satisfeito ou um número 
máximo de iterações seja atingido. 

Uma vez que  é obtido, o coeficiente de absorção é 
calculado por: 

  1  . (5) 

     
Vale observar que o algoritmo iterativo assume que um 

monopolo irradia ondas esféricas acima da amostra, e esta 
é a razão que leva a necessidade que a fonte sonora tenha 
uma impedância de radiação próxima a de um monopolo. 

   

3 RESULTADOS 

Nesta seção são apresentados os resultados de algumas 
medições feitas com as técnicas PU e PP com fins de 
comparação.  

Num primeiro experimento a amostra medida é uma lã de 
rocha de dimensões 1.2 x 0.6 [m], densidade 64 m
e espessura   0.02m. A amostra é posicionada 
sobre o piso rígido de uma câmara semi-anecóica cuja 
frequência de corte inferior é 150 [Hz]. O alto-falante 
esférico é montado a uma altura   0.m da superfície 
da amostra. A sonda PU estava a uma altura  0.01m da superfície da amostra. O microfone M1 
estava a uma altura   0.01m e o microfone M2 a 
uma altura   0.0m. Incidência normal é 
considerada de forma que   0 em todos os experimentos. 
Uma fotografia do sistema de medição usado pode ser vista 
na Figura 5. 

Na medição da amostra na câmara semi-anecóica o 
procedimento foi primeiramente calibrar as sondas PU e 
PP e depois de posicionar cada sensor próximo a amostra.  
30 medições eram tomadas em sequência, sem mexer no 
aparato de medição.  

A Figura 6 mostra o coeficiente de absorção, média das 
30 medições, com as técnicas PU (linha cheia) e PP (linha 
pontilhada). Em geral pode-se observar que as curvas 
concordam muito bem numa faixa de frequência que vai de 
100-6000 [Hz]. 
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Figura 5 - Sistema de medição na usado na câmara semi-
anecoica.

Figura 6 - Coeficiente de absorção da amostra de lã de rocha de 
densidade 64  e 25 [mm] de espessura. 

Observou-se, no entanto, que a repetibilidade da medição 
com a técnica PU foi altíssima na faixa de 100-10000 [Hz]. 
Já a repetibilidade com a técnica PP foi baixa para 
frequências menores que 400 [Hz]. Isto se deve ao fato que 
em baixas frequências microfones muito próximos (2 [cm] 
no caso) irão medir essencialmente a mesma pressão 
sonora; como a precisão do analisador de sinais é finita, 
ocorrerá um erro aleatório em cada medição, que contribui 
para diminuição da repetibilidade. Esta frequência de corte 
inferior esta de acordo com as recomendações encontradas 
na referência [16] e na norma para medição em tubo de 
impedância referência [2], que recomenda uma separação 
entre os microfones pelo menos 5% do maior comprimento 
de onda de interesse. Neste caso, para uma frequência de 
corte inferior de 100 [Hz], a separação entre os microfones 
deveria ser de cerca de 18 [cm].  

No entanto, aumentar a distância entre os microfones tem 
pelo menos dois custos: 1) O aumento do número de 
medições e equipamentos necessários, o que acaba por 
complicar o processo de medição. Como a sonda PU exibe 
alta reprodutibilidade esta se torna uma alternativa mais 
viável que a técnica PP; e 2) O aumento da distância entre 
os microfones implica que um deles estará bastante 
afastado da superfície da amostra, estando mais sujeito 
portanto aos efeitos de reflexões espúrias em aplicações in 
situ e à influência do tamanho finito da amostra, como 
mostram as referências [10,17]. 

A técnica PP também exibe um comportamento errático 
para frequências acima de 6 [kHz]; acima desta frequência 
a distância entre os microfones se torna da ordem de 1/2 
comprimento de onda e dificuldades na localização exata 
dos centros acústicos dos microfones tornam a medição 

errática. Este limite também esta de acordo com a 
recomendação da norma para tubo de impedância [2], que 
recomenda que a separação entre os microfones seja no 
máximo 45% do menor comprimento de onda de interesse. 
O aumento da distância entre os microfones, a fim de 
compensar sua baixa repetibilidade em baixas frequências, 
também acabaria por diminuir esse limite superior da 
medição, o que implica que para cobrir uma faixa ampla do 
espectro pelo menos duas medições são necessárias com a 
técnica PP. 

O segundo experimento consiste em usar as técnicas PU 
e PP em ambientes mais realistas. Dessa vez uma amostra 
de lã de rocha de dimensões 1.2 x 0.6 [m], densidade 80 m e espessura   0.0m foi medida 
primeiramente na câmara semi-anecóica e posteriormente 
num escritório com um volume de 45 [m] e numa câmara 
reverberante de 200 [m]. O coeficiente de absorção 
medido com a técnica PU é mostrado na Figura 7 e o 
medido com a técnica PP é mostrado na Figura 8. 

Figura 7 - Medição in situ e em câmara semi-anecóica do 
coeficiente de absorção de uma amostra de lã de rocha de 
densidade 80 [] e 50 [mm] de espessura com a técnica 
PU. 

Figura 8 - Medição in situ e em câmara semi-anecóica do 
coeficiente de absorção de uma amostra de lã de rocha de 
densidade 80 [] e 50 [mm] de espessura com a técnica 
PP. 

Em primeiro lugar pode-se notar que, em ambos os 
casos, a curva do coeficiente de absorção, medido em 
câmara semi-anecóica, parece mais suave que os 
coeficientes de absorção medidos in situ. Isto se deve à 
presença das reflexões das paredes laterais e teto, bem 
como dos modos acústicos que acabam por perturbar a 
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medição, especialmente nas baixas frequências. A média 
móvel consegue lidar relativamente bem com o problema, 
e em ambos os casos, embora haja desvios, eles estão 
dentro de uma faixa esperada de incerteza, e não são 
significativos ao ponto de invalidar a medição.  

Observa-se também comparando as Figuras 7 e 8 que os 
desvios do coeficiente de absorção medido in situ em 
relação ao medido em câmara semi-anecoica parecem 
menores para a medição com a técnica PU. Isto é atribuído 
ao fato de que o sensor de velocidade de partícula possui 
um padrão polar de figura de 8 [12], enquanto que os 
microfones são omni-direcionais. Isto possibilita a 
orientação conveniente da sonda PU de forma que 
reflexões indesejadas sejam evitadas. 

4 CONCLUSÃO

Neste artigo as técnicas de medição in situ do coeficiente 
de absorção foram apresentadas, sendo estas referidas aqui 
como a técnica PP, que usa dois microfones, e a técnica PU 
que usa uma sonda que integra 1 microfone e 1 sensor de 
velocidade de partícula. Mostrou-se detalhadamente o 
aparato de medição, o procedimento de medição aplicado a 
cada técnica, e o esquema de pós-processamento dos dados 
medidos, que envolve um algoritmo iterativo para o calculo 
do coeficiente de absorção. 

Medições em câmara semi-anecóica e em ambientes 
realistas foram apresentadas, onde se notou que as técnicas 
PU e PP possuem boa concordância. A técnica PP sofre, no 
entanto, com limitações em baixas e altas frequências, 
devido ora à separação insuficiente entre os microfones 
(baixas frequências), e ora a dificuldades na localização 
dos centros acústicos dos mesmos (altas frequências). 
Neste quesito a técnica PU se mostrou mais robusta, 
possuindo uma repetibilidade maior. 

O desempenho das técnicas em aplicações in situ
também se mostrou satisfatório o que demonstra a 
aplicabilidade de ambas as técnicas para a caracterização 
de materiais em salas já existentes como salas de concerto, 
estúdios, salas de aula e escritórios.

APÊNDICE A – ESTIMATIVA DE 
O modelo de campo acústico usado na estimativa de 

envolve uma simplificação na reflexão das ondas esféricas 
na superfície sob medição. Tal modelo considera que as 
ondas esféricas refletem como se fossem ondas planas.  

Neste caso, o coeficiente de reflexão, em função da 
impedância característica  é: 

    
  

  . (A1) 

  
Já o coeficiente de reflexão em função de  é: 

  
 




 


 . (A2) 

onde       ,       , 
        e       . 

Uma vez obtido o coeficiente de reflexão a estimativa 
inicial para Z pode ser feita da seguinte forma: 

  


 . (A3) 

APÊNDICE B – CÁLCULO DA VELOCIDADE DE 
PARTÍCULA 

A velocidade de particula é derivada a partir da Equação 
(4) e da equação de Euler:  

  , e é dada por: 

  
  

  1 
   

  
  1 

  

   




  
  1 

  d. 
(B1) 

onde           . 
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RESUMO

Este trabalho busca avaliar o espalhamento produzido por difusores sonoros com elementos semicilíndricos 
ordenados serialmente (SCSS) como também comparar a eficiência dos mesmos em relação à seqüência 
idênticas com elementos cilíndricos, e ainda verificar o impacto da variação da ordenação dos elementos no 
desempenho de um difusor. Foram realizados modelos em escala 1:5 com métodos de prototipagem rápida (3D 
printing) empregando tecnologia de Sinterização Seletiva a Laser (SLS). Os modelos foram submetidos a 
medições em Câmara Reverberante em escala 1:5, obedecendo o método descrito na norma internacional ISO 
17497:2004. O coeficiente de espalhamento acústico é uma grandeza associada às características geométricas de 
uma superfície, notadamente a rugosidade. Os elementos difusores acústicos, utilizados para readequação da 
energia sonora em um ambiente, utilizam destes coeficientes de espalhamento para representar a rugosidade e o 
grau de redirecionamento da energia que incide nestes elementos. Este trabalho apresentará os resultados 
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obtidos do ensaio de coeficiente de espalhamento de difusores com elementos cilíndricos e semicilíndricos 
dispostos em diferentes seqüências a fim de observar os resultados dos ensaios considerando as variações 
resultantes das seqüências. Observa-se que os difusores com elementos cilíndricos repousados sobre uma 
superfície plana apresentaram um coeficiente de espalhamento maior, devido a sua maior altura e maior 
incidência de cavidades na superfície resultante, mas ao mesmo tempo um coeficiente de absorção maior em 
bandas intermediárias dos registros médio e grave. Dentre as superfícies observadas esperava-se um coeficiente 
de espalhamento maior para superfícies com maior contraste entre as alturas adjacentes dos seus componentes, 
bem como uma certa semelhança entre os resultados a partir de elementos simplesmente permutados, portanto 
pertencentes a uma mesma superfície rugosa. Porém foi observado que os maiores valores de espalhamento se 
deram para sequencias de elementos com variação média entre as saliências (ou seja, variação de proporção 
média entre os raios dos cilindros e semicilindros), mas apresentando características claras de repetição ou 
elevada semelhança de patterns de agrupamento de elementos sequenciados, apontando para uma influência no 
desempenho de espalhamento da maneira (qualidade) como os elementos são ordenados, com efeito 
significativo em relação às características quantitativas de rugosidade e variação média de saliências da 
superfície.

0 INTRODUÇÃO

Superfícies seriais com elementos semicilíndricos 
(SCSS)

As superfícies seriais com elementos semicilíndricos foram 
desenvolvidas durante pesquisas na Unicamp [1] e 
patenteadas por esta instituição em 2008. Trabalhando sobre 
o contorno geométrico de uma superfície, o principio básico 
das superfícies seriais é obter o máximo de variação com um 
mínimo de elementos, o que no campo artístico seria uma 
atitude própria a processo criativos de linhagens estéticas 
mais voltadas à estruturação do material empregado para o 
discurso expressivo, como por exemplo o serialismo em 
música, desenvolvido a partir do Séc. XX, tendo inspirado 
esta pesquisa de superfícies seriais.

Figura 1 – SCSS: Sequenciamento de elementos 
semicilíndricos de diâmetros variados : Museu da Imagem e 
do Som (MIS) de São Paulo

No principio serial, a partir de um reduzido numero de 
elementos, busca-se ordenações resultando num máximo de 
variações possíveis. Fazer o máximo com o mínimo. No caso 
das superfícies Seriais com elementos semicilíndricos (SCSS) 
o elemento básico a ser ordenado é o diâmetro do cilindro 
gerador de cada elemento.

1 TÉCNICA DE PROTOTIPAGEM

Prototipagem rápida

A prototipagem rápida (PR) é uma expressão que define 
uma série de tecnologias de construção de peças, fatia-a-fatia 
[2]. Uma característica distintiva do processo de construção 
fatia-a-fatia é que podem ser construídas peças de alta 
complexidade, não possíveis de serem construídas por 
qualquer outro método de fabricação. Uma outra 
característica importante é que essas peças complexas podem 

ser construídas rapidamente daí a origem da expressão
prototipagem rápida.  A prototipagem rápida é também 
conhecida como additive fabrication, solid free form 
fabrication, 3D printing, layer by layer fabrication. No 
entender dos autores, a expressão “fabricação fatia-a fatia” é 
a melhor definição para a série de tecnologias em questão,
pois faz distinção clara da natureza do processo de fabricação 
evitando controvérsias relativas às demais tecnologias de 
fabricação existentes e há mais tempo estabelecidas.  Quando 
as peças utilizadas têm uma aplicação como protótipo 
funcional – como no presente caso – elas são melhor 
definidas como protótipos funcionais [3]. Na PR, um desenho 
digital (um modelo CAD) é transformado num arquivo STL 
(Stereolithography – aproximação da superfície da peça 
usando malhas de triângulo).  Esse desenho é fatiado e, em 
seguida, estas fatias são reproduzidas fisicamente por um 
processo físico-químico, controlado por computador, em um 
material que pode estar na forma de pó, folha, líquido ou fio, 
conforme a tecnologia PR empregada. A tecnologia 
empregada também vai determinar o tipo de suporte que 
sustenta a peça. O suporte pode ser feito com o mesmo 
material com que a peça vai ser construída ou com um 
material diferente. Também o suporte pode ser estruturado ou 
não pelo mesmo processo físico-químico de construção da 
peça. À medida que uma fatia física vai sendo construída ela 
vai sendo empilhada, alinhada e aderida simultaneamente à 
anterior até que a peça fique completa. Ao final do processo, 
a peça é liberada do suporte e, dependendo da tecnologia, é 
submetida ou não a um pós-processo de reforço mecânico.

Tecnologia de Sinterização Seletiva a Laser 
(Selective Laser Sintering - SLS)

O processo físico-químico sobre o qual se baseia a 
tecnologia SLS é a sinterização, que é um fenômeno de 
aglutinação ao nível das superfícies das  partículas sólidas 
provocado pela elevação da temperatura. Esta aglutinação 
superficial é o que diferencia a sinterização da fundição. 
Neste último todo o volume das partículas é fundido, 
requerendo uma temperatura superior à requerida pela 
sinterização. As peças resultantes da sinterização são 
intrinsecamente porosas e apresentam superfícies rugosas.  
Para o caso da tecnologia SLS, o calor necessário para a 
sinterização é gerado pela interação de um feixe de laser de 
dióxido de carbono (comprimento de onda = 10.3 µm) com 
as partículas de pó. A seletividade é obtida pela ação de um 
scanner que direciona um feixe de laser obedecendo 
acompanhando as geometrias da correspondentes fatias 
digitais.  
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A Figura 2 ilustra como a tecnologia SLS funciona. 
Fundamentalmente são dois os processos envolvidos – a
formação das camadas e a sinterização seletiva que se segue 
para construção das fatias. Esses processos ocorrem ao nível 
de uma plataforma que possui cinco cavidades sob as quais 
estão conectadas cinco câmaras dispostas em linha reta.  As 
três câmaras centrais possuem um fundo móvel enquanto que 
as duas nas extremidades possuem fundos fixos. A câmara 
central é a câmara de construção, onde ocorre a sinterização 
seletiva a laser e as duas adjacentes são as câmaras de 
alimentação de pó. As câmaras nas extremidades da 
plataforma (fundo fixo) são as câmaras de coleta do pó.  A 
mobilidade dos fundos das três câmaras centrais, aliada ao 
descolamento translacional do rolo rotativo, ao longo de toda 
a plataforma, são os fatores que permitem a formação das 
camadas a serem sinterizadas. 

Figura 2 - Fotos mostrando as etapas de construção dos 
elementos sonoros deste trabalho com a tecnologia SLS: (a) 
Fatia digital da peça; (b) construção física da fatia digital; (c) 
volume de construção (conjunto peça + pó) sendo retirado da 
máquina dentro de um invólucro transparente; (d) Peças após 
completa remoção do pó.

A seqüência de etapas na formação das camadas Figura 2 é
a seguinte: O fundo móvel de uma câmara de alimentação se 
eleva ao ponto de expor uma determinada quantidade de pó 
em posição um pouco acima do nível da plataforma. 
Simultaneamente o fundo da câmara de construção abaixa 
formando um recesso com altura igual à espessura da camada 
a ser formada. Nesta situação, o rolo coleta o pó exposto e o 
arrasta ao longo de toda a plataforma preenchendo o recesso 
da câmara de construção e levando o excesso de pó para a 
câmara coletora. Após o tempo decorrido para sinterização da 
camada de pó, o fundo da segunda câmara de deposição se 
eleva, expondo o pó acima do nível da plataforma. 
Concomitantemente, o movimento de descida do fundo da 
câmara de construção se repete, abrindo espaço para 
preenchimento como uma nova camada de pó que, ao ser 
seletivamente sinterizada, produz a fatia seguinte da peça. Os
movimentos sincrônicos do rolo, fundos das câmaras e do 
feixe do laser se repetem até que a peça seja finalizada. 
Terminada a peça, o volume de construção (conjunto 
pó/peça) é coletado para dentro de recipiente (Figura 2c) que, 
por sua vez, é levado para uma estação de limpeza onde o pó 
é removido liberando as peças nele imersas.

2 MEDIÇÃO EM CÂMARA REVERBERANTE

Assim como as superfícies que absorvem a energia acústica 
incidente, as superfícies denominadas reflexivas possuem 
coeficientes que representam a reflexão da energia incidente
[4]. Estes coeficientes são empregados na predição e projeto 
acústico de salas e espaços próprios para performance
artística, reprodução ou gravação sonora. A necessidade de se 

obter um coeficiente representativo das irregularidades de 
uma superfície surgiu não apenas com o modelamento 
computacional, mas por observações de melhoria no 
parâmetro de lateralização de salas de concerto que adotavam 
difusores para redistribuir a energia sonora [5]. Um destes 
coeficientes é conhecido como coeficiente de espalhamento
[6]. O coeficiente de espalhamento representa a capacidade 
de uma superfície de redirecionar aleatoriamente a energia 
acústica incidente e pode ser determinado por um método 
descrito na norma internacional ISO 17497:2004, originada a 
partir dos estudos realizados por Vorländer e Mommertz [6].

Figura 3 - Pulsos refletidos para diferentes orientações de 
amostra. [6]1

O princípio básico do coeficiente de espalhamento é obter a 
quantidade de energia refletida fora da zona especular. A 
zona especular é aquela que representa uma reflexão com o 
mesmo ângulo, em relação a normal ao plano de reflexão, do 
ângulo da energia incidente.
Comparando os impulsos resultantes de reflexões para uma 
amostra com diferentes orientações, segundo Vorländer e 
Mommertz [6], a parte inicial dos impulsos possui uma 
grande correlação, o que não ocorre com a parte tardia destes 
impulsos, como visto na Figura 3.

A resposta impulsiva resultante pode ser considerada como 
a resposta impulsiva da energia especular.

Figura 4 - Diagrama esquemático das componentes da 
energia espalhada sobre uma superfície rugosa. [6]2

A energia especular refletida é dada pela equação 2.

( )( ) ( )asEspec −=−−= 111 α (2)

onde: α = coeficiente de absorção.
a = coeficiente de absorção especular.
s = coeficiente de espalhamento.

A energia total incidente pode ser representada pela equação 
3.

( )α−= 1totalE      (3)

Lembrando que o coeficiente de espalhamento é a energia 
refletida fora da região especular, o coeficiente de 
espalhamento pode ser determinado pela equação 4.

α
α

α −
−

=
−
−

−=−=
1)1(

)1(11 aa
E
E

s
total

spec      (4)

1 p.187-199
2 p. 187-199
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O coeficiente de espalhamento pode ser determinado em 
campo livre, mas a técnica mais utilizada e descrita na norma 
internacional ISO 17497:2004 [7] é a que utiliza campo 
reverberante, podendo ser realizada em escala ou em 
tamanho real.

O método descrito pela ISO 17497:2004 se utiliza da 
medição de dois coeficientes conhecidos: o coeficiente de 
absorção da superfície e o coeficiente de absorção especular 
da superfície. O coeficiente de absorção especular é o obtido 
pela determinação do coeficiente de absorção segundo ISO 
3382-1:2009 [8] na condição de se obter a resposta impulsiva 
especular. Esta, conforme visto anteriormente, pode ser 
obtida pela soma de várias respostas em várias orientações da 
amostra ou da determinação do coeficiente de absorção com 
a amostra em movimento circular. Para realizar este 
movimento recomenda-se o uso de uma mesa giratória para 
posicionamento ou realização de giro contínuo.

3 AMOSTRAS DE ENSAIO

A sequência de diâmetros para as amostras a serem 
medidas foi estabelecida buscando construir relações sempre
variadas entre os mesmos elementos, de forma que a cada vez 
que apareçam estejam ladeados diferentemente. Assim 
definiu-se a sequência de diâmetros: (6,0 / 3,0 / 7,0 / 2,0 / 5,0 
/ 4,0 / 3,0 / 6,0 / 5,0 / 7,0 / 2,0 / 4,0 / 6,0cm) contendo quatro 
grupos de tamanhos comparáveis: 16 / 11 / 14 / 19 cm.

• AMOSTRA 0: Placa plana de 60x60cm contendo somente o 
material de revestimento (SLS) dos elementos, para medir o 
coeficiente de absorção do material empregado na 
prototipagem;

• AMOSTRA 1: 10 elementos semicirculares iguais 
alinhados, tendo cada um 6cm de diâmetro, constituindo 
portanto um difusor com elementos semicirculares regulares. 
Esta amostra teve por objetivo verificar a influência da 
regularidade dos elementos no desempenho dos difusores 
semicilíndricos. Portanto não foram realizados modelos com 
elementos cilíndricos para esta amostra, mesmo porque, por 
terem todos os cilindros o mesmo diâmetro, o perfil 
resultante seria muito similar ao da amostra com elementos 
semicilíndricos, com exceção das bordas;

• AMOSTRAS 2 a 5: Semicilíndricas: quatro grupos de 
elementos semicirculares alinhados.

• AMOSTRAS 2 a 5: Cilíndricas: quatro grupos de elementos 
circulares com diâmetros idênticos aos semicirculares, para 
investigar a resposta do difusor constituído por elementos 
cilíndricos inteiros.

Todos os materiais acima, quando reunidos integralmente 
com seu grupo ocupam o espaço de 60x60cm do disco de 
rotação da Câmara Reverberante. 

Figura 5 – Agrupamentos de elementos adotados A, B, C e 
D em corte transversal.

O objetivo da divisão em grupos foi poder permutar os 
elementos no momento das medições para verificar o impacto 
da ordenação no desempenho do difusor. As amostras de 
elementos para medições compreenderam:

DIÂMETROS
1:5 1:1

Período 6,0 cm 30 cm
A 6,0 / 3,0 / 7,0 cm 30 / 15 / 35 cm
B 2,0 / 5,0 / 4,0 cm 10 / 25 / 20 cm
C 3,0 / 6,0 / 5,0 cm 15 / 30 / 25 cm
D 7,0 / 2,0 / 4,0 / 6,0 cm 35 / 10 / 20 / 30 cm

Tabela 1 – Os quatro grupos e os diâmetros de seus 
elementos seqüenciais em escala 1:5 e equivalente em 1:1 

Como a rugosidade das superfícies (suas irregularidades, 
saliências e reentrâncias) tem impacto na medição do 
coeficiente de espalhamento, foi estabelecido um critério para 
avaliação da relação de variação média entre diâmetros 
adjacentes: 

∆𝑑𝑑���� = ∑ |𝑑𝑑𝑖𝑖+1−𝑑𝑑𝑖𝑖|𝑛𝑛−1
𝑖𝑖=1

𝑛𝑛−1
        (5)

sendo 

di = diâmetro do i-ésimo elemento da sequência
n = número total de elementos em uma amostra

Foram definidas quatro sequências, uma primeira pensada 
em termos de proporções e ritmo de diâmetros como na 
ordenação de uma série musical, com critérios de equilíbrio e 
elegância, e as demais simples permutações a partir da 
mesma. Quando um elemento (A,B,C,D) se encontra 
invertido, a representação se dá por seu negativo, por 
exemplo: (A) = 6,0 / 3,0 / 7,0cm ;  (-A) = 7,0 / 3,0 / 6,0cm

• AMOSTRA 1: Sem variação ∆𝑑𝑑���� = 0,00𝑐𝑐𝑐𝑐
• AMOSTRA 2: A B -C D   ∆𝑑𝑑���� = 2,83𝑐𝑐𝑐𝑐
• AMOSTRA 3: B A D C    ∆𝑑𝑑���� = 2,42𝑐𝑐𝑐𝑐
• AMOSTRA 4: A C D B   ∆𝑑𝑑���� = 2,83𝑐𝑐𝑐𝑐
• AMOSTRA 5: -C A B D ∆𝑑𝑑���� = 2,93𝑐𝑐𝑐𝑐

4 MATERIAIS E METODOS DA PROTOTIPAGEM

Foram utilizados o equipamento SLS modelo 
Sinterestation HiQ, 3D System) e o pó Duraform PA 12 (3D 
System) não-virgem. Os desenhos das peças – cilindros, semi-
cilindros e placas – foram modificados em relação aos 
desenhos originais para se adequarem às limitações 
dimensionais da câmara de construção  cujas dimensões são: 
largura: 381mm; comprimento: 330 mm; altura: 457 mm). 
Elas foram cortadas e encaixes foram adicionados às suas 
extremidades para posterior montagem do protótipo físico.  O 
volume total das peças foi equivalente aproximadamente ao 
volume total de três câmaras de construção. O arranjo das 
peças na câmara de construção (para o caso de 
preenchimento apenas com as peças do presente projeto). Os 
valores dos parâmetros de construção são dados na Tabela –
2.

Parâmetros de Processo valores
Temperatura do leito de construção 177 oC
Temperatura do cilindro de construção 130 oC
Temperatura do fundo da câmara de construção 150 oC
Temperatura dos alimentadores 127 oC
Potência do laser 12,0 watts
Potência de outline 6,5 watts
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Espessura da camada 0, 10 mm
Pó: Duraform PA 12 (3D System) não virgem

Tabela 2 - Valores do parâmetros de processo (equipamento 
HiQ Sinterstation – 3D System).

5 MATERIAIS E MÉTODOS DA PROTOTIPAGEM

Os ensaios de determinação do coeficiente de 
espalhamento foram realizados no Laboratório de Conforto 
Ambiental da Faculdade de Engenharia Civil Arquitetura e 
Urbanismo da Unicamp. Um aparato de ensaio para 
caracterização do coeficiente de espalhamento constituído de 
uma câmara reverberante em escala 1:5 e equipamentos para 
aquisição de sinais [9], como visto na Figura 6.

Figura 6 – Câmara reverberante em escala 1:5 construída no 
Laboratório de Conforto Ambiental da Faculdade de 
Engenharia Civil Arquitetura e Urbanismo da Unicamp. No 
detalhe a mesa giratória abaixo da câmara.

Os ensaios foram realizados para quatro posições de 
microfone e duas posições de fonte num total de oito arranjos 
entre microfone e fonte sonora. O método utilizado foi de 
varredura tonal (sweep) linear, para uma ênfase nas altas 
freqüências. O tamanho da varredura foi de 2,73 segundos. A 
mesa giratória foi utilizada para realização de medições 
contínuas para a velocidade de 192 segundos para completar 
uma rotação, o que resulta em uma varredura para cada 5º de 
giro da mesa. As medições foram realizadas para uma mesa 
criada com uma placa constituída do mesmo material dos 
difusores. Cada amostra foi alocada sobre a placa compondo 
uma área linear de 60x60cm. Este arranjo foi realizado para 
os elementos semicilíndricos e para os elementos cilíndricos. 
O método de ensaio da norma ISO 17497:2004 [7] calcula o 
coeficiente de absorção sonora das amostras para auxiliar na 
determinação do coeficiente de espalhamento. Foi calculado 
o coeficiente de absorção sonora para verificar a absorção do 
material utilizado.

6 RESULTADOS DAS MEDIÇÔES

Para todas as amostras ensaiadas foram realizados cálculos 
do coeficiente de absorção sonora, tanto para verificar o valor 
do coeficiente do material empregado na manufatura das 
amostras, como para verificar se o coeficiente de absorção 
não excede o valor de 0,4, conforme exigido pela norma ISO 
17497:2004. 

Os coeficientes de espalhamento resultantes das medições 
são apresentados a seguir. Pelos motivos expostos acima na 

seção 3 (Amostras de ensaio) a primeira amostra compreende 
somente medições com elementos semicilindros periódicos, 
portanto não foram construídos nem foram medidos modelos 
cilíndricos regulares.

AMOSTRA 1 – Elementos semicilindricos

Figura 7 - Amostra 1: corte transversal. Elementos 
semicilíndricos regulares, sem variação de diâmetro.

Figura 8 - Amostra 1: coeficientes de espalhamento em 
função da frequência.

Figura 9 - Amostra 1: coeficientes de absorção em função 
da freqüência, e comparação com a absorção de um placa 
plana de 60x60cm com o mesmo material de revestimento.

AMOSTRAS 2 – Elementos semicilíndricos e 
cilíndricos 

Figura 10 - Amostra 2: coeficientes de espalhamento
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Figura 11 - Amostra 2: absorção - elementos semicilíndricos 
e cilíndricos x placa plana de 60x60cm.

AMOSTRAS 3 – Elementos semicilíndricos e 
cilíndricos 

Figura 12 - Amostra 3: coeficientes de espalhamento 

Figura 13 - Amostra 3: absorção - elementos semicilíndricos 
e cilíndricos x com placa plana de 60x60cm.

AMOSTRAS 4 – Elementos semicilíndricos e
cilíndricos 

Figura 14 - Amostra 4: coeficientes de espalhamento 

Figura 15 - Amostra 4: absorção - elementos semicilíndricos 
e cilíndricos x placa plana de 60x60cm.

AMOSTRAS 5 – Elementos semicilíndricos e 
cilíndricos 

Figura 16 - Amostra 5: coeficientes de espalhamento 

Figura 17 - Amostra 5: absorção - elementos semicilíndricos 
e cilíndricos x placa plana de 60x60cm.

GRAFICO COMPARATIVO 

Figura 18 – Gráfico comparativo entre os coeficientes de 
espalhamento de superfícies difusoras com diferentes 
arranjos dos mesmos elementos constitutivos.
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7 COMENTÁRIOS

Coeficientes de absorção das amostras

Os resultados das medições de coeficiente de absorção 
apresentaram valores abaixo de 0,4 qualificando o material 
utilizado para a manufatura dos difusores segundo a norma 
ISO 17497:2004. Nos cálculos para absorção foram feitas as 
devidas compensações para a variação de área das superfícies 
de cada elemento.

Os coeficientes de absorção medidos nas amostras com 
elementos semicilíndricos seguiram aproximadamente os 
coeficientes de absorção obtidos para a placa plana de 
60x60cm revestida do mesmo material. Já os coeficientes de 
absorção sonora dos difusores cilíndricos se destacaram por 
descrever uma característica de ressoador, com coeficientes 
de absorção acima daqueles obtidos para a placa plana com o 
mesmo material empregado na manufatura dos difusores e 
igualmente acima das amostras com elementos 
semicilíndricos, nas bandas de 200Hz a 500Hz, com uma 
provável interferência destrutiva, e uma absorção muito mais 
baixa que as demais amostras de 800 a 2500Hz, portanto com 
uma provável interferência construtiva. As bandas de 800 a 
2500Hz correspondem a comprimentos de onda cujos valores 
λ/4 (11 a 3cm) coincidem com os diâmetros dos elementos (2 
a 7cm).

Observa-se que os difusores com elementos cilíndricos 
possuem alturas maiores e diâmetros variáveis havendo a 
presença de cavidades tanto entre elementos de diâmetros 
contrastantes, como abaixo da união dos elementos.

Figura 19 - Elementos cilíndricos formando cavidades.

Coeficientes de espalhamento das amostras

Os resultados obtidos indicam que os difusores 
semicilíndricos e cilíndricos analisados distribuem acima de 
500Hz e 400Hz (respectivamente, em escala 1:5) e 2500Hz e 
2000Hz (respectivamente, em escala 1:1) 50% da energia 
refletida fora do ângulo de reflexão especular, chegando a
atingir valores superiores a 90%. Observando a Figura 18, em 
escala 1:1, notam-se resultados acima de 20% da energia 
incidente a partir de 1000Hz, freqüência com comprimento 
de onda próximo ao diâmetro do maior elemento (35cm), 
evoluindo até 5000Hz, comprimento de onda cinco vezes 
menor (7cm).

Como se esperava, as superfícies com diâmetros variados 
tem maior eficiência de espalhamento que com diâmetros 
regulares. As amostras cilíndricas, por sua vez, apresentam 
um coeficiente de espalhamento maior que as amostras 
semicilíndricas. Este fenômeno ocorre devido à altura das 
peças e ao fato das reentrâncias presentes nas amostras 
compostas por elementos cilíndricos serem maiores que as 
das amostras semicilíndricas, resultando numa superfície de 
maior rugosidade.

A organização de elementos cilíndricos poderia também 
estar funcionando como um conjunto de elementos 
estruturados espacialmente, constituindo um contexto 
semelhante ao estudado por Vorlaender [10]3

3 (p. 311)

, sendo aqui 

caracterizado por um alinhamento sequencial de cilindros 
repousados numa superfície plana. Isso seria coerente com 
fenômenos de interferência devidos a espaços entre 
elementos subsequentes, considerando a distância entre 
elementos e as alturas dos mesmos.

O melhor resultado obtido de espalhamento é o da Amostra 
2, possuindo ordenação tal que os elementos somente se 
repetem depois de esgotada a exposição da totalidade do 
conjunto dos mesmos, um principio semelhante à 
organização estrutural serial musical.

Entre os quatro grupos semelhantes (1,2,3 e 4) houve 
variação de 20% na performance de espalhamento.

Influência do padrão ou da forma de organização  
dos elementos

Em principio, considerando a irregularidade da superfície
proporcional ao espalhamento, os maiores valores de 
variação média de diâmetros (∆d) deveriam corresponder a 
coeficientes de espalhamento mais elevados. Porém é 
observado que os maiores valores são os obtidos para as 
Amostras 2 e 5.  Apesar de apresentarem variação média de 
diâmetros significativa, deveriam ter padrões parecidos aos 
resultados obtidos para as amostras 4 e 2, justamente por
apresentarem a mesma variação média. 

Amostras apresentando uma rugosidade mais semelhante 
(AMOSTRA 2: A B -C D     ∆𝑑𝑑���� = 2,83𝑐𝑐𝑐𝑐 e  AMOSTRA 4: 
A C D B    ∆𝑑𝑑���� = 2,83𝑐𝑐𝑐𝑐) deram resultados mais distantes do 
que outras Amostras com ∆𝑑𝑑���� diferentes, indicando que 
somente a variação média da rugosidade não bastaria para 
definir totalmente a eficiência de espalhamento de uma 
superfície.  

8 CONCLUSÕES

Pudemos confirmar aqui uma hipótese da pesquisa com 
superficies seriais aplicada a difusores sonoros: segundo os 
dados obtidos, a absorção das superfícies com elementos 
semicilíndricos apresentou apenas a absorção do material de 
revestimento, ou seja, o desenho geométrico da superfície e 
as interferências das reflexões não acrescentaram 
especialmente absorções, sobretudo nos casos das Amostras 2 
e 5.

Considere-se ainda que as superfícies com elementos 
semicilindricos e cilíndricos, por suas saliências e 
reentrâncias, têm uma superfície revestida maior do que a
placa plana, por ex., uma superfície com elementos 
semicilindricos regulares (diâmetro 6cm; S = 5655cm2) é
57% maior do que a placa plana (3600cm2)) e, portanto, 
deveriam, em principio, apresentar naturalmente uma 
absorção maior.

Constatamos também que, aos casos em que houve os 
melhores resultados de espalhamento de superfícies com 
elementos semicilindricos, correspondem os melhores (e 
menores) resultados de absorção.

Se entre as amostras analisadas a única diferença era 
somente o arranjo entre os elementos, a diferença de 
espalhamento observada nos faz concluir que rugosidades 
semelhantes podem ter resultados distintos. O coeficiente de 
espalhamento depende também de qualidades derivadas da 
ordenação dos elementos da superfície e não apenas da sua 
rugosidade média. Em resumo, não é somente a quantidade 
de rugosidade que importa, mas também a maneira como a 
rugosidade evolui no espaço e, ainda, se faz uso de alguma 
sistematização geradora.

O valor obtido de 20% de variação de desempenho de 
espalhamento somente pela permutação dos elementos é um 
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valor significativo. Experimentos ulteriores poderão  
aprofundar este estudo, buscando correlações entre os 
resultados de espalhamento e parâmetros dos elementos 
como dimensões, qualidades de ordenação, proporções, 
numero de repetições, formas de superfície.

Poderiam ser verificados em outros experimentos: 
(1) Influência da composição do seqüenciamento (no

processo de elaboração de amostras, o seqüenciamento de 
elementos na Amostra 2 foi concebido com o cuidado 
próprio de uma organização musical, enquanto que as 
demais foram permutações de seus grupos de elementos);

(2) Amostras com os elementos ordenados de maneira 
similar teriam resultados aproximados? (As Amostras 2 
(A B -C D) e 5 (-C A B D) apresentam os elementos com 
a mesma orientação, ambas com elemento C invertido (-
C) e as Amostras 3 (B A D C) e 4 (A C D B) todos 
elementos sem nenhuma inversão: A B C D).

(3) A presença de articulação marcada claramente repetida 
na sequência dos diâmetros estaria influenciando no 
aumento da eficiência de espalhamento?

Quanto ao terceiro item, a presença de repetições na 
organização do sequenciamento poderia ser benéfica para o 
desempenho do difusor, assim como é de fato nos Difusores 
de Schroeder, nos quais para que tenham maior espalhamento 
é necessário que o sequenciamento de cavidades seja repetido 
varias vezes, sendo a distribuição equilibrada de energia 
pelos lóbulos de difração proporcional à periodicidade da 
superfície [11]4

Uma forte coerência organizacional
.

5 poderia ter influência 
benéfica no desempenho de espalhamento de um difusor. 
Esta proposta tem como base a melhoria efetivamente 
constatada em um difusor de Schroeder quando este 
apresenta diversas repetições de seu sequenciamento6

Trabalhos ulteriores investigarão o efetivo impacto da 
qualidade da ordenação dos elementos na eficiência de um 
difusor SCSS, confrontando os resultados com o
comportamento descrito e novas hipóteses levantadas. Uma 
das possibilidades seria produzir a alteração aleatória do 
seqüenciamento dos elementos da amostra e comparar os 
resultados com alterações produzidas através de complexos 
algoritmos para investigar a formação de diferentes 
rugosidades das amostras e quando se evidencia a formação 
ou não de algum padrão de seqüenciamento ou efeitos de 
repetição, simetria ou permutação influenciando a 
rugosidade.

e, para 
melhorar seu desempenho, se aplica uma sequência binária 
de dispersão pseudo-randômica (ou então a sequência de 
Barker (igualmente binária)) controlando em que elementos 
do difusor haverá ou não a inversão de um período inteiro de 
cavidades [12][13][14], o que resulta numa resposta mais 
homogênea do difusor.
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RESUMO

Este trabalho apresenta uma análise comparativa de três estruturas comumente usadas na imple-
mentação de equalizadores de áudio gráficos analógicos: equalizador série, equalizador paralelo e
o aqui chamado equalizador Gundry. Primeiramente, estuda-se o efeito que desvios estat́ısticos
nos valores dos elementos causam nas magnitudes das respostas em freqüência desses equaliza-
dores. Além disso, avalia-se a capacidade dos equalizadores estudados de atenuar ou amplificar
faixas de freqüência adjacentes. Os resultados obtidos mostram a superioridade do equalizador
Gundry sobre as estruturas série e paralela, tanto em termos de sensibilidade à variação dos
valores dos elementos quanto no desempenho ao atenuar ou amplificar freqüências adjacentes.

0 INTRODUÇÃO

Os equalizadores de áudio surgiram na década
de 1930 com o advento do cinema falado. O pio-
neiro da área foi John Volkman, que buscou equali-
zar a resposta de uma sala de cinema com péssima
qualidade de reprodução. Com o passar dos anos,
os equalizadores de áudio foram sendo aprimorados
e o seu uso difundido em diversas aplicações, tais

como: correção da resposta em freqüência de ambi-
entes, ajuste do som ao gosto do ouvinte, em próte-
ses auditivas e em circuitos RIAA, usados tanto na
gravação quanto na reprodução de discos de vinil.

Apesar de os equalizadores de áudio também es-
tarem dispońıveis atualmente na forma digital, os
equalizadores analógicos, foco deste trabalho, con-
tinuam a ter importância, com algumas vantagens
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sobre os digitais. Por exemplo, equalizadores ana-
lógicos dispensam o uso de conversores analógico-
digital e digital-analógico e podem apresentar me-
nor custo caso não se disponha de um processador
de sinais digitais. Além disso, o equalizador analó-
gico é mais acesśıvel ao usuário leigo ou que pratica
eletrônica por hobby, que teria uma maior dificul-
dade tanto para implementar quanto para compre-
ender o projeto de um equalizador digital.

Diversos fatores contribuem para que um cir-
cuito eletrônico apresente desempenho diferente do
desejado, tais como tolerâncias dos componentes;
uso de valores comerciais no lugar dos valores de
projeto; condições ambientais; não idealidades dos
componentes, tais como elementos parasitas, fato-
res de qualidade finitos dos elementos reativos e
produtos ganho-banda (GBs) finitos dos amplifica-
dores operacionais. Sendo assim, o projetista pos-
sui duas alternativas se desejar obter um circuito
eletrônico com comportamento próximo do ideal.
A primeira delas é usar componentes de baixa to-
lerância e com não idealidades desprezáveis, con-
seqüentemente componentes de maior custo. A se-
gunda opção é usar circuitos com baixa sensibili-
dade às mudanças nos valores dos seus elementos.
Em tais circuitos, são impostas menos restrições às
variações dos componentes e das outras não ideali-
dades, o que geralmente resulta em um menor custo
de fabricação. Por isso, a sensibilidade tem sido um
dos mais importantes critérios usados para compa-
rar diferentes realizações de uma mesma função.

O objetivo deste trabalho é apresentar um es-
tudo comparativo de três tipos de equalizadores
gráficos analógicos comumente usados na prática:
equalizador série, equalizador paralelo e o equali-
zador proposto em [1, 2], aqui chamado equaliza-
dor Gundry. São analisados dois aspectos princi-
pais acerca das estruturas: i) a sensibilidade dos
equalizadores à variação dos valores dos seus ele-
mentos; ii) o comportamento das estruturas ao se
exigir ganhos ou atenuações em faixas de freqüência
adjacentes.

O restante deste artigo está organizado da
forma descrita a seguir. A Seção 1 apresenta defi-
nições relacionadas com a função sensibilidade ado-
tadas neste trabalho. A Seção 2 detalha os equa-
lizadores de áudio aqui estudados. Os resultados
obtidos são mostrados na Seção 3. Finalmente, a
Seção 4 apresenta as conclusões deste trabalho.

1 SENSIBILIDADE

Como mencionado anteriormente, a função sen-
sibilidade possibilita avaliar como variam certas ca-
racteŕısticas de uma rede quando um ou mais dos
seus parâmetros são alterados. Logo, ela permite
prever os desvios estat́ısticos e/ou determińısticos
das funções de rede, tais como os desvios na magni-
tude da resposta em freqüência de um equalizador.

Considere uma função y dependente da variá-
vel x. De acordo com [3], a sensibilidade de y em
relação a x é definida por

Sy
x �

∂y/y

∂x/x
=

x

y

∂y

∂x
=

∂ ln y

∂ lnx
. (1)

Nesse caso, a função sensibilidade relaciona a vari-
ação percentual de y com a variação percentual de
x, a chamada sensibilidade normalizada.

A variação de um elemento qualquer X de uma
rede é freqüentemente expressa pela variabilidade
VX, definida em função dos valores nominal x0 e
modificado x1 do componente, como segue

VX =
∆x

x0
=

x1 − x0
x0

. (2)

A variabilidade pode ser uma variável deter-
mińıstica ou estocástica. Um caso t́ıpico de va-
riação determińıstica se dá quando os valores de
projeto dos componentes são substitúıdos por va-
lores comerciais. Apesar disso, a variabilidade é
geralmente uma variável estocástica, com função
densidade de probabilidade caracterizada pelo fa-
bricante que, na maioria dos casos, apresenta uma
distribuição próxima de uma normal (gaussiana),
sendo caracterizada pela média µ(VX) e pela vari-
ância σ

2(VX) [4]. Um caso t́ıpico de variabilidade
estocástica é a tolerância de fabricação de compo-
nentes discretos. Considere, por exemplo, a fabri-
cação de um lote de resistores de valor nominal
R0. O valor de cada resistor pode ser expresso por
R = R0(1 + VR), com a variabilidade VR apresen-
tando µ(VR) = 0 e σ

2(VR) = 1,11 × 10−5. Nesse
caso, 3σ ∼= 0,01 e o fabricante pode especificar que
99,74% desses resistores estão na faixa de tolerân-
cia de ±1% [4].

Finalmente, pode-se definir como se relaciona o
desvio na magnitude da resposta em freqüência de
uma rede com as funções sensibilidade e com as va-
riabilidades dos seus elementos. Considere que as
variabilidades dos N elementos de um equalizador
com resposta em freqüência T (jω) são variáveis es-
tocásticas independentes. Como deduzido em [3],
o desvio estat́ıstico em decibéis [correspondente a
3σ(∆|T (jω)|dB), ou seja, 99,74% de probabilidade
de ocorrência] causado na magnitude da resposta
em freqüência do equalizador é dado por

∆ = 8,685

�

N
�

i=1

�

�e
�

S
T (jω)
Xi

3σ(VXi
)
��2

�1/2

.

(3)

Logo, os desvios, em decibéis, da magnitude da
resposta em freqüência de um equalizador, e de
qualquer outro circuito eletrônico, são dependentes
das N funções sensibilidade da rede e das variabi-
lidades dos N componentes dessa rede. Por isso,
os desvios podem ser reduzidos utilizando-se redes
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de baixa sensibilidade e/ou componentes com baixa
tolerância. Além disso, a expressão (3) mostra que
quanto maior o número de elementos de um equali-
zador, maior é o desvio estat́ıstico da sua resposta.

2 EQUALIZADORES ESTUDADOS

2.1 Freqüências Centrais

Um equalizador gráfico é composto por n se-
ções, cada uma delas apresentando uma freqüência
central f0, de valor fixo, cujo ganho pode ser ajus-
tado em uma faixa de, por exemplo, −12 a +12 dB,
de acordo com a necessidade do usuário. Muitos
equalizadores gráficos utilizam o padrão ISO de
freqüências centrais, em que o espectro é dividido
em freqüências relacionadas por um fator multipli-
cativo k. Para um equalizador de 31 bandas, foco
deste trabalho, também chamado de 1/3 de oitava,
em cada oitava deve haver três freqüências centrais.
Assim, se entre uma determinada freqüência f0 e
uma freqüência uma oitava acima (2f0) devem exis-
tir três freqüências centrais, pode-se deduzir que

k3f0 = 2f0 ⇒ k = 21/3 ∼= 1,2599 . (4)

A Tabela 1 apresenta o conjunto de freqüências cen-
trais (f0) para um equalizador de 31 bandas, assu-
mindo 1 kHz como freqüência de referência (fr) e
k = 21/3.

Além da freqüência central, cada seção de um
equalizador gráfico deve possuir um determinado
fator de qualidade Q. A fim de deduzi-lo, considere
a Figura 1, que demonstra parte do espectro de
freqüências de um equalizador gráfico genérico com
função de transferência T (s). A freqüência central
f0 está relacionada com as freqüências de corte fi
e fs (freqüências onde o ganho decai 3 dB) por

f20 = fifs . (5)

Fazendo fi = fx e fs = kfx, obtém-se

f20 = fxkfx = kf2x (6)

de onde se determina que

f0 =
√
kfx . (7)

Além disso, a largura de banda, em hertz, é

B = kfx − fx = (k − 1)fx . (8)

Figura 1: Espectro de freqüências de um equaliza-
dor gráfico genérico.

Tabela 1: Freqüências centrais de um equalizador
gráfico de 31 bandas, adotando k = 21/3 e fr =
1kHz como freqüência de referência

Seção Freq. central f0 Seção Freq. central f0

1 k−17fr = 19,68Hz 17 k−1fr = 793,7Hz

2 k−16fr = 24,80Hz 18 fr = 1kHz

3 k−15fr = 31,25Hz 19 kfr = 1,259 kHz

4 k−14fr = 39,37Hz 20 k2fr = 1,587 kHz

5 k−13fr = 49,60Hz 21 k3fr = 2 kHz

6 k−12fr = 62,50Hz 22 k4fr = 2,519 kHz

7 k−11fr = 78,74Hz 23 k5fr = 3,174 kHz

8 k−10fr = 99,21Hz 24 k6fr = 4 kHz

9 k−9fr = 125Hz 25 k7fr = 5,039 kHz

10 k−8fr = 157,4Hz 26 k8fr = 6,349 kHz

11 k−7fr = 198,4Hz 27 k9fr = 8 kHz

12 k−6fr = 250Hz 28 k10fr = 10,07 kHz

13 k−5fr = 314,9Hz 29 k11fr = 12,69 kHz

14 k−4fr = 396,8Hz 30 k12fr = 16 kHz

15 k−3fr = 500Hz 31 k13fr = 20,15 kHz

16 k−2fr = 629,9Hz

Por definição, o fator de qualidade é

Q = f0/B . (9)

Substituindo (7) e (8) em (9), pode-se deduzir

Q =

√
k

k − 1 . (10)

Logo, o fator de qualidade de cada seção do equa-
lizador de 1/3 de oitava (k = 21/3) é Q ∼= 4,318.

2.2 Função de Transferência

A função de transferência de cada seção de um
equalizador gráfico é do tipo bump, definida como

T (s) =
s2 + (ω0/Qz)s+ω

2
0

s2 + (ω0/Qp)s+ω2
0

(11)

onde ω0 = 2πf0 é a freqüência central da seção do
equalizador, em rad/s,Qz é o fator de qualidade dos
zeros e Qp é o fator de qualidade dos pólos. Como
a freqüência central é fixa, controlam-se apenas os
fatores Qz e Qp. Assim, há três posśıveis situações:
i) se Qz > Qp, obtém-se uma atenuação (cut) em
torno da freqüência f0; ii) se Qp > Qz, obtém-se
uma amplificação (boost) em torno da freqüência
f0; iii) se Qz = Qp, obtém-se uma resposta plana.

Uma forma simples de obter uma função de
transferência do tipo bump é utilizar um inversor,
um amplificador de ganhoK e um filtro passa-faixa
com função de transferência

TPF(s) =
(ω0/Q)s

s2 + (ω0/Q)s+ω2
0

(12)

onde ω0 = 2πf0 é a freqüência central, em rad/s,
e Q é o fator de qualidade dos pólos. Para obter a
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função de transferência (11) através de (12), deve-
se conectar tais estruturas da forma mostrada na
Figura 2, obtendo-se assim a seguinte relação:

T (s) = 1− TPF(s) +KTPF(s) . (13)

Substituindo (12) em (13) e fazendo as devidas
manipulações matemáticas, obtém-se a função de
transferência do equalizador, dada por

T (s) =
s2 +K(ω0/Q)s+ω

2
0

s2 + (ω0/Q)s+ω2
0

. (14)

FazendoQ = Qp eK/Q = 1/Qz em (14), confirma-
se que tal função de transferência é equivalente a
função bump desejada, dada por (11).

A Figura 3 ilustra a resposta de uma seção da
Figura 2, com f0 = 1 kHz e Q = 4,318, tanto para
uma amplificação de 12 dB (K = 3,9811) quanto
para uma atenuação de 12 dB (K = 0,2511). Pode-
se observar que a resposta é assimétrica: para ńıveis
iguais de amplificação e atenuação na freqüência f0,
as curvas apresentam formas diferentes.

2.3 Rede Passa-Faixa

Neste trabalho, a função de transferência dada
por (12) é implementada pela rede passa-faixa mos-
trada na Figura 4. Essa é uma estrutura multiple
feedback (MFB), inversora, cuja análise pode ser
encontrada em [3]. De forma simplificada, o pro-
jeto dessa rede consiste em estipular um valor co-
mercial C para os capacitores e utilizar as seguintes
expressões para o cálculo dos valores dos resistores:

R1S =
Q

2πCf0
(15)

R1P =
1

2πCf0

�

2Q− 1
Q

� (16)

R2 = 2R1S . (17)

Para um equalizador de 31 bandas série ou para-
lelo, é necessário projetar um filtro passa-faixa com
fator de qualidade Q = 4,318 para cada uma das
31 freqüências centrais f0 mostradas na Tabela 1.

Figura 2: Diagrama de blocos da função de trans-
ferência bump.
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Figura 3: Exemplo de resposta em freqüência de
uma função bump, com f0 = 1kHz e Q = 4,318.

Figura 4: Filtro passa-faixa MFB.

2.4 Equalizadores série e paralelo

De maneira geral, um equalizador série ou para-
lelo de n bandas é composto por n seções iguais às
da Figura 2. Os diagramas de blocos dessas duas
topologias são mostrados na Figura 5.

De acordo com a Figura 5(a), a função de trans-
ferência do equalizador série é

T (s) = T1(s)T2(s) · · ·Tn(s) . (18)

Assim, basta conectar em série blocos iguais aos da
Figura 2 para realizar um equalizador de n bandas,
como mostra a Figura 6.

Para o equalizador paralelo, pode-se deduzir
através da Figura 5(b) que a sua função de trans-
ferência é dada por

T (s) = 1− n+
n
�

i=1

Ti(s) . (19)

Se cada função de transferência Ti(s) for implemen-
tada da forma mostrada na Figura 2, cuja função
de transferência é dada por (13), deduz-se que

T (s) = 1− n+
n
�

i=1

1− TPFi(s) +KiTPFi(s) . (20)

Desenvolvendo (20), chega-se a

T (s) = 1 +
n
�

i=1

[Ki − 1]TPFi(s) . (21)
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Figura 5: Diagramas de blocos de equalizadores.
(a) Equalizador série. (b) Equalizador paralelo.

Figura 6: Diagrama de blocos do equalizador série.

Tal função pode ser representada pelo diagrama de
blocos da Figura 7. Em comparação com a estru-
tura série, o equalizador paralelo apresenta menor
complexidade, uma vez que todas as n seções com-
partilham o mesmo somador e o mesmo inversor.

2.5 Equalizador Gundry

A terceira estrutura estudada é o aqui chamado
equalizador Gundry, cujo diagrama de blocos é
apresentado na Figura 8. Com a chave S na po-
sição amplificação, a função de transferência é

TG(s) = 1 +KTPF(s) . (22)

Já quando a chave S é deslocada para a posição
atenuação, a função de transferência passa a ser

TA(s) =
1

1 +KTPF(s)
. (23)

Figura 7: Diagrama de blocos do equalizador para-
lelo.

Figura 8: Diagrama de blocos do equalizador Gun-
dry.

Substituindo (12) em (22) e (23), define-se a fun-
ção de transferência do equalizador para as duas
posśıveis posições da chave S:

TG(s) =
s2 + (1 +K)Bs+ω

2
0

s2 +Bs+ω
2
0

. (24)

TA(s) =
s2 +Bs+ω

2
0

s2 + (1 +K)Bs+ω
2
0

. (25)

onde B = ω0/Q é a largura de banda da seção.

O equalizador Gundry apresenta uma vantagem
sobre as estruturas série e paralela. Nessas últi-
mas, para se obter uma amplificação/atenuação na
freqüência central f0, deve-se alterar o parâmetro
K da função de transferência (14), ou seja, altera-
se o fator de qualidade do zero para ambos os ca-
sos. Como resultado, o circuito apresenta a res-
posta assimétrica da Figura 3. No caso do equa-
lizador Gundry, para se obter uma amplificação,
altera-se o parâmetro K da função de transferência
(24). Já para uma atenuação, altera-se o parâme-
tro K da função de transferência (25). Pelo fato
de serem funções inversas, para o mesmo valor de
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K, (24) e (25) apresentam respostas em freqüên-
cia de mesma magnitude em decibéis, porém com
sinal trocado. Logo, o equalizador Gundry possui
uma resposta simétrica, como a mostrada na Fi-
gura 9 para f0 = 1kHz, Q = 4,318 e K = 2,9811
(amplificação/atenuação de 12 dB).

Uma maneira de implementar cada seção do di-
agrama da Figura 8 é usar dois somadores inverso-
res e um potenciômetro com tap central aterrado
(grounded center tap), estrutura mostrada na Fi-
gura 10. Para implementar equalizadores de maior
ordem, basta acrescentar blocos TPF(s) em para-
lelo, com todas as entradas ligadas ao mesmo in-
versor (bloco −1) e com cada sáıda ligada a um
potenciômetro com tap central aterrado, cujos ter-
minais devem ser conectados aos somadores.

3 RESULTADOS OBTIDOS

Esta seção apresenta as análises realizadas com
os equalizadores gráficos estudados. As simulações
são realizadas com o software SG2 (dispońıvel para
download em http://www.linse.ufsc.br/∼sidnei).
Tal programa é usado para obter as curvas nomi-
nais de magnitude da resposta em freqüência dos
equalizadores e também os desvios estat́ısticos des-
sas magnitudes [calculados através de (3)].

Inicialmente, deseja-se estudar os desvios, em
decibéis, da magnitude da resposta em freqüência
de cada equalizador. Para isso, consideram-se com-
ponentes passivos com tolerância de ±1% e ampli-
ficadores operacionais com GB de 4,5MHz e resis-
tência de sáıda de 700Ω. Para fins de comparação,
define-se a variável desvio máximo ∆M, que repre-
senta o máximo desvio estat́ıstico da resposta do
equalizador em relação à nominal. Como existem
inúmeras possibilidades de ganho em cada freqüên-
cia f0, estipulou-se que todos os ganhos são de 0 dB
(flat). Essa é a condição que resulta no menor
desvio máximo, mas é a que permite determinar
com mais clareza esse parâmetro. Para outros va-
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Figura 9: Exemplo de resposta em freqüência de
uma seção ilustrada na Figura 8.

Figura 10: Equalizador Gundry de 1 banda.

lores de ganho, simulações realizadas mostram que
os resultados são análogos aos apresentados, ape-
nas acentuando ainda mais as diferenças entre os
desvios dos equalizadores. Por simplicidade e sem
perda de generalidade, são simulados equalizadores
de uma, três, seis, nove e doze bandas.

Considere um equalizador de uma banda com
f0 = 1kHz (seção 18 da Tabela 1). A Figura 11
apresenta as respostas dos três equalizadores (cur-
vas centrais), juntamente com os limites superior e
inferior que cada uma pode atingir. Nota-se que os
equalizadores série e paralelo apresentam um desvio
em relação à resposta ideal menor do que o obtido
pelo equalizador Gundry para a maior parte das
freqüências. Entretanto, na freqüência f0 = 1kHz,
eles apresentam desvios maiores do que o alcan-
çado pelo equalizador Gundry (∆M1 = ∆M2 =
0,2128 dB e ∆M3 = 0,1737 dB).

A Figura 12 apresenta respostas similares às
da Figura 11, para equalizadores de três bandas
(seções 17 a 19 da Tabela 1). O desvio máximo
do equalizador série aumentou razoavelmente, de
0,2128 para 0,279 dB. Para o equalizador paralelo,
o aumento no desvio foi bem menor, de 0,2128 para
0,2183 dB. Já para o equalizador Gundry, o desvio
máximo permanece no valor de 0,1737 dB.

A Figura 13 apresenta as respostas de equa-
lizadores de seis bandas (seções 16 a 21 da Ta-
bela 1). Novamente, o desvio máximo do equali-
zador série aumentou substancialmente, de 0,279
para 0,352 dB, ao passo que o equalizador paralelo
apresentou um leve aumento no desvio, de 0,2183
para 0,2194 dB. Já o desvio máximo do equalizador
Gundry permaneceu inalterado.

As Figuras 14 e 15 apresentam respostas em
freqüência similares às anteriores, para equalizado-
res de nove (seções 16 a 21 e 26 a 28 e da Tabela 1) e
doze bandas (seções 16 a 21 e 26 a 31 da Tabela 1),
respectivamente. Assim como nos casos anteriores,
o equalizador série tende a apresentar um acrés-
cimo substancial no desvio máximo e o equaliza-
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Figura 11: Respostas ideais e desvios estat́ısticos
dos equalizadores série (1), paralelo (2) e Gundry
(3) de uma banda, todos com ganho 0 dB.
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Figura 12: Respostas ideais e desvios estat́ısticos
dos equalizadores série (1), paralelo (2) e Gundry
(3) de três bandas, com todos os ganhos em 0 dB.

dor paralelo, apenas um leve aumento. No caso do
equalizador Gundry, o desvio máximo permanece
no mesmo valor de 0,1737 dB.

Outro estudo aqui realizado refere-se à ca-
pacidade de o equalizador atenuar ou amplificar
freqüências adjacentes. Por simplicidade e sem
perda de generalidade, são considerados neste es-
tudo apenas equalizadores de três bandas, com
freqüências centrais iguais a 793,7Hz, 1 kHz e
1,259 kHz (seções 17 a 19 da Tabela 1).

Primeiramente, considere a situação em que se
deseja uma amplificação de 12 dB nas freqüências
centrais das três seções. A Figura 16 apresenta tal
situação. A resposta do equalizador série é muito
ruim, apresentando ganhos superiores a 20 dB em
uma faixa aproximada de 800 a 1200 Hz. Os equa-
lizadores paralelo e Gundry apresentam respostas
idênticas para esse caso. Tal fato ocorre porque
para amplificação, as funções de transferência des-
sas estruturas são iguais [(14) e (24)]. Essas respos-
tas não apresentam exatamente 12 dB nas freqüên-
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Figura 13: Respostas ideais e desvios estat́ısticos
dos equalizadores série (1), paralelo (2) e Gundry
(3) de seis bandas, com todos os ganhos em 0 dB.
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Figura 14: Respostas ideais e desvios estat́ısticos
dos equalizadores série (1), paralelo (2) e Gundry
(3) de nove bandas, todos com ganho de 0 dB.

cias f0, mas já são muito mais próximas da desejada
em relação à resposta do equalizador série.

Considere agora a situação inversa, em que se
deseja uma atenuação de 12 dB nas freqüências
centrais das três seções, situação ilustrada na Fi-
gura 17. A resposta do equalizador paralelo é muito
ruim, com atenuação superior a 25 dB em 1 kHz. A
resposta do equalizador série é um pouco melhor,
mas apresenta uma grande ondulação na faixa entre
793,7Hz e 1,259 kHz. Já a resposta do equalizador
Gundry possui uma ondulação bem menor nessa
mesma faixa de freqüência, em torno de 1 dB. Por-
tanto, novamente o equalizador Gundry é o único
que apresenta uma resposta aceitável. Pode-se no-
tar que tal resposta é igual à obtida na situação
anterior (Figura 16), mas com sinal negativo.

Por fim, considere o caso em que se deseja uma
amplificação de 12 dB nas freqüências 793,7Hz e
1,259 kHz e uma atenuação de 12 dB em 1 kHz, con-
dição mostrada na Figura 18. Como no caso ante-
rior, a única estrutura com comportamento aceitá-
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Figura 15: Respostas ideais e desvios estat́ısticos
dos equalizadores série (1), paralelo (2) e Gundry
(3) de doze bandas, todos com ganho de 0 dB.
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Figura 16: Respostas dos equalizadores série (1),
paralelo (2) e Gundry (3) de três bandas, com am-
plificação de 12 dB em 793,7Hz, 1 kHz e 1,259 kHz.
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Figura 17: Respostas dos equalizadores série (1),
paralelo (2) e Gundry (3) de três bandas, com ate-
nuação de 12 dB em 793,7Hz, 1 kHz e 1,259 kHz.

vel é o equalizador Gundry. As demais nem chegam
a causar atenuação em alguma faixa de freqüência.
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Figura 18: Respostas dos equalizadores série (1),
paralelo (2) e Gundry (3) de três bandas, com am-
plificação de 12 dB em 793,7Hz e 1,259 kHz e ate-
nuação de 12 dB em 1 kHz.

4 CONCLUSÕES

Este trabalho apresentou um estudo compara-
tivo de três estruturas comumente empregadas na
implementação de equalizadores de áudio gráficos
analógicos: equalizador série, equalizador paralelo
e o aqui chamado equalizador Gundry [1, 2]. Pri-
meiramente, foram analisados os desvios estat́ısti-
cos causados por variações nos valores dos compo-
nentes dos equalizadores. Na seqüência, foram es-
tudados os comportamentos das estruturas quando
se deseja obter amplificações ou atenuações em fai-
xas de freqüência adjacentes. No primeiro estudo, o
equalizador Gundry demonstrou ser o menos sen-
śıvel à tolerância dos componentes, apresentando
um desvio máximo constante, independente do nú-
mero de seções do equalizador. Na segunda análise,
apenas o equalizador Gundry apresentou um resul-
tado satisfatório para diferentes configurações de
ganho ou atenuação em freqüências adjacentes, de-
monstrando que essa estrutura é a única das aqui
estudadas capaz de implementar com desempenho
satisfatório um equalizador gráfico comercial, como
o equalizador de 1/3 de oitava (31 bandas).
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RESUMO
Apesar dos avanços tecnológicos verificados nas etapas de amplificação, as fontes de alimentação utili-
zadas em sistemas de áudio sofreram poucas modificações. Atualmente, as fontes não-reguladas ainda
são largamente utilizadas, no entanto, a presença de componentes volumosos e grandes bancos capaci-
tivos tem se tornado um entrave ao aumento da densidade energética dos equipamentos de amplificação
dificultando também a redução de custos. Neste trabalho a utilização de fontes chaveadas para áudio,
controladas por uma técnica não-linear baseada em passividade é analisada, tendo como foco a redução
dos componentes passivos e a manutenção de baixos índices de ripple nos barramentos de alimentação.

0 INTRODUÇÃO

Ao longo das últimas décadas, as tecnologias envol-
vidas na cadeia de reprodução de sinais de áudio sofre-
ram um avanço significativo. Em conseqüência dos es-
tudos realizados em eletrônica aplicada, desenvolvidos
a partir de meados dos anos 90, os amplificadores classe
D aliam hoje alta eficiência e qualidade sonora com-
patível com tecnologias lineares, isso obtido por meio
de topologias de inversores que produzem baixa distor-

ção harmônica [1] e técnicas de controle que melhoram
o seu desempenho ao longo de toda faixa de operação
[2]. Contudo, apesar da evolução da tecnologia das eta-
pas de amplificação de potência, a grande maioria das
fontes de alimentação utilizadas em sistemas de ampli-
ficação ainda é baseada em topologias não-reguladas,
as quais necessitam de componentes magnéticos volu-
mosos e grandes bancos de capacitores para manter a
tensão de seu barramento dentro de patamares aceitá-
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veis. Além de possuírem um custo relativamente ele-
vado, as fontes convencionais limitam o desempenho
de amplificadores, em função da inexistência de regu-
lação de linha e baixa regulação de carga [3]. Nota-se,
então, que a manutenção dessa topologia apresenta um
obstáculo ao aumento da integração de sistemas de áu-
dio e um entrave à redução de custos. Assim sendo,
a aplicação de fontes chaveadas a sistemas de amplifi-
cação permitiria mitigar os problemas referentes à re-
gulação, além de possibilitar um aumento da densidade
energética do equipamento. Em [4] é mostrado que um
aumento ainda maior do nível de compactação pode ser
obtido, com fontes chaveadas, a partir do emprego de
técnicas de controle mais avançadas, como o controle
robusto. Isso abre um ramo de investigação interes-
sante, atrelando o desempenho de conversores em siste-
mas de amplificação à técnica de controle e não tanto à
sua estrutura física. Neste trabalho, essa linha de inves-
tigação será estendida, sendo analisado o desempenho
de um conversor estático ponte-completa, funcionando
como fonte de alimentação para um amplificador de áu-
dio, para a aplicação de uma técnica de controle ba-
seada em passividade, a qual tem sido empregada com
bons resultados em conversores funcionando como pré-
reguladores de fator de potência [5].

1 ORIGEM DO RIPPLE DE TENSÃO
As oscilações de tensão presentes sobre os barra-

mentos de alimentação de uma fonte podem ser geradas
por uma série de fatores. Em fontes convencionais, por
exemplo, o intervalo de transferência de energia entre
a rede elétrica e o banco capacitivo provoca o apareci-
mento de um ripple de 120Hz na tensão de saída. En-
tretanto, quando se analisa o comportamento de fontes
de alimentação aplicadas a sistemas de amplificação,
observa-se o surgimento de perturbações na tensão dos
barramentos devido à operação dos amplificadores. Em
[6] é comentado que a corrente demandada por um am-
plificador possui uma forte característica alternada, esta
ao interagir com a impedância de saída da fonte provoca
oscilações. O conhecimento da magnitude das compo-
nentes alternadas presentes na corrente de fonte, para
uma determinada classe de amplificadores, permite que
se estipule limites para a impedância de saída da fonte
de alimentação, de modo a se obter um nível de ripple
de tensão desejado.

Tomando como exemplo um amplificador linear
classe AB, a corrente de fonte pode ser determinada a
partir da análise de seu comportamento. A Figura 1
mostra as etapas de funcionamento do estágio de po-
tência do amplificador classe AB, ao sintetizar um sinal
senoidal.

Observa-se que cada barramento de alimentação
fornece ao amplificador um semiciclo da corrente de
carga. A potência instantânea fornecida pela fonte pode
ser definida como:

PS(t) = VCC(IS1 − IS2) (1)

Figura 1: Fluxo da corrente do amplificador para a carga. a)
semiciclo positivo da senóide de saída. b) semiciclo negativo da
senóide de saída

Desse modo, a forma de onda da potência fornecida
se apresenta como o ilustrado na Figura 2.

Figura 2: Potência instantânea na fonte

Onde:
Vaudio - Valor de pico do sinal de áudio repro-

duzido pelo amplificador
Assumindo que a tensão nas barramentos de ali-

mentação é regulada, a forma de onda de corrente de
fonte será equivalente ao apresentado na Figura 2. Fa-
zendo a decomposição em série de Fourier da corrente,
encontra-se:

iS(t) =
Vaudio

RL

[

2
π − 4

π

∑

n
1

n2−1cos(nωat)
]

n = 2, 4, 6, 8...

(2)

Onde:
ωa - Frequência angular do sinal de áudio

A equação 2 mostra que além da componente contí-
nua, estão presentes na corrente de fonte componentes
alternadas de frequência igual aos múltiplos pares da
frequência do sinal de áudio sintetizado. A amplitude
das componentes decai de acordo com a ordem harmô-
nica, como mostra a Figura 3.

Observa-se que a a partir de n = 10, a magnitude das
componentes é inferior a 1% da amplitude máxima da
corrente de fonte, o que indica que essas componentes
irão possuir um efeito sobre o ripple de tensão muito
pequeno. Assumindo uma banda audível de 20kHz,
pode-se constatar que a maior componente alternada
presente na corrente de fonte, cuja magnitude pode afe-
tar significativamente o ripple de tensão ocorrerá até
200kHz.
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Figura 3: Amplitude das componentes harmônicas em função
da ordem harmônica, normalizadas pelo valor de pico máximo
da corrente de fonte.

Considerando que a magnitude do ripple possa ser
estimada pela componente alternada com maior ampli-
tude, define-se:

∆E = Ih2MAX
Zout =

4

3π

Vaudio

RL
Zout (3)

Como ∆E = kVCC , pode-se definir o ripple da
tensão do barramento c.c. como sendo:

k =
4

3π

Vaudio

VCC

Zout

RL
(4)

A equação 4 apresenta a relação entre o ripple de
tensão (k) e a impedância de saída da fonte (Zout), po-
dendo ser muito útil para se estimar o desempenho de
fontes de alimentação.

Em fontes convencionais, como comentado ante-
riormente, existem pelo menos dois mecanismos que
afetam as oscilações de tensão sobre o barramento c.c.
Considerando apenas o efeito da perturbação de carga
e assumindo que durante os intervalos de carregamento
do banco capacitivo, o fornecimento de energia ao am-
plificador é feito apenas pelos capacitores de saída da
fonte, pode-se definir a seguinte relação:

V (ω) =
1

jωC
IS(ω) (5)

Onde:
C - Valor da capacitância do banco por

barramento
A partir da equação 5, pode-se calcular o valor da

impedância de saída de uma fonte convencional, e então
determinar o máximo ripple definido por cada banco
capacitivo. Para se obter, por exemplo, um ripple de
10%, com tensão de saída do amplificador igual a 80%
do seu valor máximo ( VO

VCC
= 0, 8) e carga do amplifi-

cador de 2Ω, seria necessário o emprego de um banco
capacitivo de 6800µF em cada barramento de saída.

2 CONVERSOR UTILIZADO
Para analisar o emprego da técnica de controle ba-

seada em passividade utilizou-se um conversor estático
ponte-completa, com a configuração apresentada na Fi-
gura 4.

Figura 4: Estrutura do conversor ponte-completa utilizado

Esse conversor apresenta dois barramentos de ali-
mentação com o intuito de se poder utilizar amplifica-
dores em configuração Single-ended. O acoplamento
dos indutores foi introduzido para se melhorar a sime-
tria entre as barramentos, minimizando problemas cau-
sados pelo desequilíbrio de cargas provocado pelo am-
plificador de áudio [7]. O tipo de acionamento utili-
zado em conversores desse tipo permite apenas que a
tensão entre os dois barramentos de saída seja contro-
lada, dessa forma, é interessante fazer o modelamento
do conversor de modo a se obter um modelo buck equi-
valente, o qual simplifica a aplicação de técnicas de
controle.

Considerando o conversor da Figura 4, as equações
de estado dos dois barramentos podem ser escritas se-
gundo a Equação 6.

{
uVA1 = L1

dIL1

dt + VO1 + LM
dIL2

dt

IL1 = C1
dVO1

dt + VO1

R1

{
uVA2 = L2

dIL2

dt + VO2 + LM
dIL1

dt

IL2 = C2
dVO2

dt + VO2

R2

(6)

Onde:
LM - Indutância mútua entre os dois indu-

tores do filtro
Para se fazer a definição do modelo buck equiva-

lente, deve-se implementar as seguintes mudanças de
variáveis:

VA = VA1 + VA2;
VO = VO1 + VO2;
IL = IL1+IL2

2 ;
(7)

Somando os dois sistemas da Equação 6 e consi-
derando as mudanças de variáveis da Equação 7 e as-
sumindo ainda que a corrente de carga pode ser decom-
posta em uma parcela contínua e uma perturbação alter-
nada (IR), encontra-se as equações de estado do conver-
sor equivalente:

{
uVA = 2(L+ LM )dILdt + VO

IL = C
2

dVO

dt + VO

2R + IR
(8)
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Onde: L = L1 = L2;
C = C1 = C2;
R = R1 = R2;

Considerando a técnica de projeto de uma fonte
chaveada ponte-completa, definida em [8], definiu-se os
componentes do conversor como sendo: L = 330µH ,
C = 18µF e R = 6, 28Ω. O conversor foi pro-
jetado para as seguintes condições: VCC = ±35V ,
RLmin = 2Ω, fswitch = 44kHz e razão cíclica má-
xima de 50%. Com isso, obtém se uma potência de
saída da fonte máxima de aproximadamente 400W e
corrente de fonte média, em cada barramento, de 5,6A.

3 PASSIVIDADE
Em [9] é apresentada uma metodologia de mode-

lagem de sistemas dinâmicos focada nos conceitos de
energia, i.e., nos mecanismos de armazenamento e dis-
sipação de energia dos sistemas, baseada na abordagem
de Euler-Lagrange (EL). A partir do modelo de EL, é
proposta uma técnica de controle conhecida como con-
trole baseado em passividade, cuja finalidade é definir
uma relação onde o sistema armazene menos energia do
que lhe é fornecida pela fonte primária, e assim garan-
tir estabilidade assintótica em um ponto de equilíbrio.
Associada a conversores estáticos, a técnica de controle
baseada em passividade possibilita uma melhor rejei-
ção à perturbações de fonte [10], em comparação a téc-
nicas lineares, e oferece um melhor comportamento em
relação à condição de rastreamento de trajetória, tor-
nando essa técnica interessante na estabilização de pré-
reguladores de fator de potência, como discutido em
[5].

Existem porém, algumas restrições sobre as condi-
ções que levam um sistema passivo, i.e., que armazena
menos energia do que lhe é fornecida, a ser assintotica-
mente estável. No entanto, [9] mostra que essas restri-
ções podem ser satisfeitas por meio da aplicação de um
controle em malha fechada.

3.1 Modelo de Euler-Lagrange
O modelo de Euler-Lagrange para o conversor buck

equivalente é descrito por [5]. Ele é deduzido a partir
da solução da equação de Euler-Lagrange, apresentada
em (9).

d

dt

(
∂ℓ

∂q̇

)
− ∂ℓ

∂q
= −∂N

∂q̇
+ Fq (9)

Onde:
q - Vetor carga elétrica.
q̇ - Vetor corrente.
N - Função de dissipação de Rayleigh.
Fq - Fontes de energia externas.
ℓ - Lagrangiano do sistema.

O termo Lagrangiano representa a diferença entre a
co-energia magnética do circuito (M(q̇)) e a energia de
campo elétrico do circuito (W(q)), ou seja:

ℓ = M(q̇)−W(q) (10)

Considerando um conversor estático, o vetor de car-
gas elétricas pode ser constituído das cargas armaze-
nadas nos capacitores (qC) e nos indutores (qL). De
acordo com [11], um conversor buck apresenta os se-
guintes parâmetros do modelo de EL:

M( ˙qL) =
1

2
Lf ˙qL

2 (11)

W(qC) =
1

2Cf
q2C (12)

N (q̇) =
1

2

(q̇L − q̇C)
2

Gf
(13)

FqL = µE (14)
FqC = 0 (15)

Onde: Gf = 1
Rf

.
Rf = 2R;
Cf = C

2 ;
Lf = 2(L+ LM ).

Resolvendo a equação de Euler-Lagrange,
encontra-se:

{
Lf q̈L = − ( ˙qL− ˙qC)

Gf
+ µE

qC
Cf

= ( ˙qL− ˙qC)
Gf

(16)

Realizando na Equação 16 uma mudança de vari-
áveis, onde: z1 = iL = ˙qL e z2 = vO = qC/Cf ,
encontra-se o modelo não perturbado para o conversor
buck:

{
ż1 = − 1

Lf
z2 + µ E

Lf

ż2 = 1
Cf

z1 − Gf

Cf
z2

(17)

Observa-se que o modelo encontrado é semelhante
ao definido em (8) desconsiderando a perturbação de
carga. O modelo pode ser escrito na forma matricial,
como se segue:

DB ż + (JB +RB)z = µEB (18)

Onde:

z =

[
z1
z2

]
EB =

[
E
0

]
DB =

[
Lf 0
0 Cf

]

JB =

[
0 1
−1 0

]
RB =

[
0 0
0 Gf

]

(19)
A função de armazenamento, que mede a quanti-

dade de energia armazenada pelo conversor, pode ser
descrita como:

V(z) = 1

2
zTDBz (20)
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3.2 Controle baseado em passividade
Baseada na função de armazenamento do sistema,

dada pela Equação 20, pode-se propor uma função de
armazenamento desejada para o sistema em malha fe-
chada, esta, por sua vez, designada pela Equação 21.

Vd =
1

2
z̃TDB z̃ (21)

Por definição têm-se:

z̃ � z − zd (22)

z̃ =
[
z̃1 z̃2

]T (23)

zd =
[
zd1 zd2

]T (24)

Onde:
z - Valor real dos estados.
zd - Valor desejado dos estados.
z̃ - Erro entre o valor desejado dos estados

e o seu valor real.
A dinâmica desejada para o erro médio (Ψ), as-

sociada com a função de armazenamento definida na
Equação 21, é descrita pela Equação 25.

DB
˙̃z + (JB +RBd)z̃ = Ψ (25)

Na equação 25, RBd é a matriz de amortecimento
modificada de forma a se obter uma função de dissipa-
ção desejada. Com isso a função de dissipação asso-
ciada ao erro médio do sistema pode ser escrita como:

N =
1

2
z̃TRBdz̃ =

1

2
z̃T (RB +RnB)z̃ (26)

RnB representa um termo de amortecimento virtual
a ser inserido no sistema pelo circuito de controle, o
qual pode ser definido genericamente como:

RnB =

[
R1 0
0 G2

]
. Sendo R1 > 0 e G2 > 0.

Dessa forma, a dinâmica do controlador pode ser
determinada a partir das Equações 18 e 25, obtendo-se
por fim a equação 27.

Ψ = µEB − [DB żd + (JB +RB)zd −RnB z̃] (27)

Fazendo Ψ = 0, de modo a se obter um erro médio
nulo, encontra-se:

µEB = DB żd + (JB +RB)zd −RnB z̃ (28)

A Equação 28 pode ser expandida para o sistema
apresentado na Equação 29.

{
µE = Lf ˙zd1 + zd2 −R1(z1 − zd1)
0 = Cf ˙zd2 − zd1 +Gfzd2 −G2(z2 − zd2)

(29)

Essa estrutura de controlador permite a implemen-
tação de diversas técnicas de controle. Dentre elas serão
apresentadas as técnicas de controle direto da tensão de
saída e o controle indireto modificado, proposto em [7].

3.2.1 Controle direto

Deseja-se que a tensão de saída do conversor as-
suma um valor desejado, constante, z2d = Vod. Fa-
zendo R1 = 0 as equações do controlador podem ser
derivadas da Equação 29 de forma que:

{
zd1 = GfVod −G2(z2 − Vod)
µ = 1

E (Lf ˙zd1 + Vod)
(30)

De acordo com [11], a aplicação direta do controla-
dor não garante que o sistema apresentará erro em es-
tado estacionário nulo. Isso se deve, principalmente,
a elementos parasitas não modelados no circuito do
conversor, de forma que não há um equilíbrio exato
entre fornecimento e dissipação de energia, para o
ponto de equilíbrio determinado pelo sistema de con-
trole. Assim sendo, para se corrigir tal problema,
recomenda-se a inserção de um termo integral às equa-
ções do controlador, termo este definido como:

Int = −ki
∫ t

0
[z2(s)− Vod]ds, ki > 0 (31)

Neste trabalho o termo integral foi inserido na equa-
ção de definição de zd1.

3.2.2 Controle indireto modificado

Nesta topologia de controle, a tensão de saída será
definida indiretamente pela corrente média no indutor
do filtro. Fazendo zd1 = Id +∆iL, onde Id = GVod e
∆iL = (kp +

ki

s )(Vod − z2), têm-se:
{

˙zd2 = 1
Cf

(zd1 −Gfzd2)

µ = 1
E [Lf ˙zd1 + zd2 −R1(z1 − zd1)]

(32)

3.2.3 Desempenho dos controladores

Considerando o conversor definido na seção 2, foi
realizada a simulação do desempenho da sua impedân-
cia de saída. Assumiu-se para essa simulação um ca-
pacitor de filtro de 18µF, kp = G2 = 1, R1 = 25Ω e
ki = 100. A Figura 5 mostra curva de resposta em fre-
quência para a impedância de saída do conversor com
controle baseado em passividade.

Tendo como base a equação 4, pode-se definir o va-
lor do ripple máximo por meio da impedância de saída
em malha fechada. Pela Figura 5, observa-se que o
controle direto oferece uma oscilação de tensão má-
xima na faixa de 20%, para toda faixa de áudio. Já o
controle indireto modificado, apesar de apresentar um
ripple máximo maior (38%) permite uma redução si-
gnificativa do ripple em baixa frequência (<3%), onde
se sabe que os amplificadores de áudio irão apresentar
maior demanda de energia. Uma melhoria do desem-
penho pode ser obtida aumentando-se a capacitância do
filtro de saída do conversor ponte-completa, fazendo

9o CONGRESSO / 15a CONVENÇÃO NACIONAL DA AES BRASIL, SÃO PAULO, 17 A 19 DE MAIO DE 2011



9º CONGRESSO | 15ª CONVENÇÃO NACIONAL DA AES BRASIL • SÃO PAULO, 17 A 19  DE MAIO DE 2011 66

OLIVEIRA E DONOSO-GARCIA APLICAÇÃO DE PBC A FONTES DE ALIMENTAÇÃO

Figura 5: Comparação da resposta da impedância de saída do
conversor buck equivalente para controle direto da tensão e con-
trole indireto modificado.

Figura 6: Variação da capacitância do filtro do conversor e sua
influência na impedância de saída, para uma técnica de controle
indireto modificada

isso obteve-se as curvas de resposta em frequência da
impedância de saída mostradas na Figura 6.

Conforme a Figura 6, o aumento da capacitância do
filtro provoca um deslocamento do máximo valor da
impedância para região de baixa frequência e reduz a
magnitude da impedância. Observa-se que para capaci-
tâncias de 66µF o ripple máximo será de 30% e ocor-
rerá para sinais de áudio de 1,25kHz, já para capacitân-
cias de 220µF e 330µF, o valor máximo do ripple será
21% e ocorrerá para sinais de aproximadamente 500Hz.

3.3 Simulação do conversor para carga
reativa

Ao se analisar a Figura 6 nota-se que o emprego
de um capacitor de filtro maior pode fazer com que o
desempenho do conversor melhore. No entanto, o mo-
delo não contempla o comportamento de conversores
ao alimentarem amplificadores com carga reativa (alto-
falante). Para verificar o desempenho nessa situação,
o conversor projetado foi simulado, tendo como carga
um amplificador que aciona um arranjo de quatro alto-
falantes em paralelo, representados pelo modelo elé-
trico da bobina de um alto-falante comercial de código

12CO1P. O modelo da bobina segue a abordagem de
Thiele-small [12], sendo os parâmetros mais relevantes
apresentados na Tabela 1.

Tabela 1: Parâmetros para o modelo elétrico do alto-falante.
Parâmetro Símbolo Valor

Fator de força Bl 12,8Tm
Resistência da bobina RE 6, 3Ω
Indutância da bobina LE 2,287mH

Massa móvel MD 45,8g
Compliância mecânica CD 250, 4µm/N
Resistência mecânica

da suspensão RD 3,01kg/s

A Figura 7 mostra a simulação do conversor, para o
ponto de maior impedância de saída, considerando um
capacitor de filtro igual a 18µF. A Figura 8, por sua vez,
apresenta a simulação para um conversor com capaci-
tância de 330µF. As informações acerca da magnitude
do ripple resultante são apresentadas na Tabela 2.

Figura 7: Formas de onda de tensão nos barramentos da fonte
e na saída do amplificador (Superior). Tensão entre barramentos
(Inferior). Sinal de áudio de 1,25kHz, carga reativa e controle
baseado em passividade. C = 66µF.

Figura 8: Formas de onda de tensão nos barramentos da fonte
e na saída do amplificador (Superior). Tensão entre barramen-
tos (Inferior). Sinal de áudio de 500Hz, carga reativa e controle
baseado em passividade. C = 330µF.
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Tabela 2: Ripple de tensão na saída do conversor com carga
reativa.

Ripple no barramento c.c. Modelo Simulação
C = 66µF 15,6% 11,7%
C = 330µF 16,0% 13,5%

Observa-se, pela Tabela 2 que o ripple obtido é in-
ferior ao estipulado pelo modelo, indicando que além
da variação da impedância com a frequência, o defasa-
mento entre a corrente e tensão de saída também surte
efeito na definição das oscilações de tensão. Nota-se,
também, que apesar do modelo indicar que a utilização
de um conversor com capacitância de 330µF implicaria
em uma redução significativa do ripple em relação às
demais condições avaliadas, ao se acionar um sistema
com carga reativa, isso não se concretiza. As simu-
lações mostram que o conversor com capacitância de
66µF é capaz de produzir um desempenho melhor, isso
porque, o seu ponto de máxima impedância ocorre em
uma região onde o módulo da impedância do arranjo
de alto-falantes apresenta um valor superior à 2Ω. Para
a outra condição considerada, o ponto de máxima im-
pedância ocorre em uma frequência mais baixa, onde a
impedância do arranjo é menor do que 2Ω.

4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS
Nesta seção o conversor projetado para um banco

capacitivo de 66µF foi construído. O diagrama de con-
trole foi implementado por meio de amplificadores ope-
racionais, dando um caráter totalmente analógico ao
conversor. Os testes foram realizados com cargas de
5 e 8Ω resistivas e amplitude da tensão de saída do am-
plificador de 50Vpp. Inicialmente, fez-se uma varredura
de frequência no sinal de áudio sintetizado pelo ampli-
ficador. A Figura 9, mostra o resultado da varredura.

Figura 9: Resposta em frequência do valor de pico-a-pico do
ripple de tensão na barramento positiva da fonte de alimentação.

Ao se analisar a Figura 9, observa-se que o perfil
do ripple de tensão condiz com o formato da curva de
impedância prevista no modelo, coincidindo também o

ponto de máxima oscilação. Nota-se que o compor-
tamento do ripple de tensão para baixas freqüências,
ao contrário do deduzido no modelo teórico, não apre-
senta um patamar fixo. Isso se deve à influência da
perturbação de linha no barramento c.c. do primário
do transformador isolador e à presença de oscilações
provocadas por imperfeições no acoplamento entre os
indutores do filtro. Essas imperfeições não contem-
pladas pelo modelo, somadas à presença das demais
componentes alternadas além de n=2, fazem com que
o ripple observado na prática seja superior ao deduzido
através das curvas da Figura 6, sendo que no conversor
implementado obteve-se um ripple máximo de 14,3%
(RL = 5Ω), enquanto o modelo estimava um valor de
aproximadamente 8%.

A Figura 10 mostra a forma de onda de tensão na
saída do amplificador e nos barramentos de alimenta-
ção, para um sinal de 1,25kHz, referente ao ponto de
máximo ripple. Observa-se que, apesar do aumento do
ripple máximo em relação ao modelo teórico, a magni-
tude da oscilação não provoca ceifamento da forma de
onda do sinal de áudio.

Figura 10: Formas de onda de tensão de saída do amplificador
e barramentos da fonte de alimentação, para 50Vpp de tensão de
saída do amplificador, 5Ω de carga e fudio = 1, 25kHz

Substituindo as cargas resistivas por um alto-falante
do mesmo modelo descrito na seção anterior, realizou-
se nova varredura. O resultado dessa varredura foi com-
parado com o obtido para uma carga de 8Ω, sendo mo-
strado na Figura 11.

Conforme observado na Figura 11, para frequências
inferiores a 1kHz, a magnitude do ripple de tensão não
se altera significativamente com o aumento da frequên-
cia, sendo inferior a 5,5%. Isso indica que o controle
implementado permite uma menor dependência do de-
sempenho da fonte em relação à variação de carga, para
sinais de baixa frequência. Além disso, percebe-se que
em todas as condições avaliadas na figura, o desem-
penho de um conversor ao alimentar um sistema com
carga reativa é superior ao verificado para carga resis-
tiva, como exposto pela teoria.
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Figura 11: Resposta em frequência do valor de pico-a-pico do
ripple de tensão no barramento positivo da fonte de alimentação
para um alto-falante.

5 CONCLUSÕES
Neste trabalho verificou-se o desempenho de um

conversor estático ponte-completa funcionando como
fonte de alimentação para amplificadores de áudio,
controlado por uma técnica baseada nos conceitos de
passividade de sistemas dinâmicos. Deduziu-se que as
oscilações de tensão nos barramentos de alimentação
são originadas por harmônicos do sinal de áudio injeta-
das na corrente de fonte.

A análise teórica mostrou que um conversor contro-
lado pela técnica proposta pode oferecer magnitudes de
ripple inferiores a 20%, para capacitâncias de filtro de
aproximadamente 330µF e considerando carga resistiva
de 2Ω. No entanto, a redução do valor de capacitância
não implica necessariamente em uma piora do desem-
penho. Como mostrado, para a situação de sistemas
com cargas reativas, o perfil da impedância do arranjo
de alto-falantes pode produzir uma situação onde um
conversor com capacitância menor poderá apresentar
melhor desempenho.

Os resultados experimentais mostraram que a pre-
sença de elementos não modelados provocam a eleva-
ção do ripple de tensão em relação à teoria, no entanto,
essa elevação não afeta significativamente a forma de
onda do sinal de áudio com amplitudes inferiores a 70%
do valor máximo. Além disso, ao alimentar cargas rea-
tivas, o controle permite uma menor dependência da
tensão de alimentação com a variação da carga.
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RESUMO

Este artigo apresenta o projeto de um núcleo básico de hardware para controle via MIDI. O hardware em
questão é um circuito eletrônico baseado em microcontrolador, dotado de portas de MIDI e de USB e capaz de
gerenciar vários sinais digitais e analógicos vindos de dispositivos de entrada (chaves e potenciômetros). Graças
à sua arquitetura modular, utilizando o mesmo hardware central  é possível implementar diferentes tipos de
equipamentos  controladores  MIDI,  para  diversas  aplicações  diferentes,  tais  como  teclados  musicais,
controladores de software de gravação, dentre outros.

0 INTRODUÇÃO

MIDI (Musical Instrument Digital Interface) é um protocolo de 

comunicação  digital  para  a  transferência  de  informações 

entre instrumento musicais e computadores [1]. Logo que 

foi  criado,  em 1983,  revolucionou  a  música  de  maneira 

irreversível,  pois  trouxe  recursos  que  facilitaram  os 

processos de composição e execução musical.

A aplicação mais comum que se faz do protocolo MIDI 

é o controle de um instrumento a partir de outro. Para isto, 

basta  conectar  a  saída  de  MIDI  (Out)  de  um teclado  à 

entrada de MIDI (In) do outro e configurar corretamente as 

condições de transmissão e recepção (canais, etc.) em cada 

um deles. 

Basicamente,  o  protocolo  MIDI  funciona  da  seguinte 

maneira: quando se toca uma tecla (nota) no instrumento, 

ele transmite uma mensagem codificada digitalmente que 

informa qual foi a tecla pressionada (key number) e com 

que  intensidade  (key  velocity)  ela  foi  pressionada.  Essa 

mensagem é enviada através do cabo de MIDI e,  ao ser 

recebida pelo outro instrumento, este então executará, com 

seu próprio timbre, a nota musical correspondente.

A transferência das mensagens de MIDI é feita de forma 

serial assíncrona, a uma taxa de 31.250 bps, havendo um 

bit de início (start bit) e outro de fim (stop bit) em cada 

byte transferido. As mensagens para acionamento de notas 

e  controle  de  parâmetros  em geral  contêm dois  ou  três 

bytes, mas há alguns tipos de mensagens que podem conter 

apenas um byte (ex: mensagens de sincronização do tipo 

start,  stop,  clock,  etc.)  ou  mesmo  dezenas de  bytes  (ex: 

mensagens exclusivas do tipo SysEx). 

Embora  a  concepção inicial  do protocolo MIDI  tenha 

sido orientada para o uso com sintetizadores e instrumentos 

musicais  em geral,  o sistema foi  idealizado de tal  forma 

que permitiu – e ainda permite – ser expandido para que 

possa  ser  usado  também  com  diversos  outros  tipos  de 

equipamentos,  direta  ou  indiretamente  associados  à 

produção,  execução  e  reprodução  de  música.  Portanto, 

além  das  ações  estritamente  musicais,  tais  como  a 

execução e  o controle  de notas,  existem também muitas 

outras informações que podem ser transferidas através de 

mensagens de MIDI.
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Com o uso intensivo de softwares de gravação de áudio 

e de sintetizadores virtuais (software synthesizers), é cada 

vez maior  a necessidade de dispositivos “físicos” para o 

controle  desses  aplicativos,  não  só  para  a  execução  das 

notas musicais propriamente ditas, mas também para que 

se  possa  efetuar  de  forma  prática  o  ajuste  dos  diversos 

parâmetros  sonoros (volume,  pan,  efeitos,  etc.).  Isto  tem 

estimulado  o  surgimento  de  uma  variedade  de  teclados 

controladores. Apesar da sua aparência, esses teclados não 

produzem sons, mas são capazes de enviar os comandos 

digitais (via MIDI) necessários para controlar instrumentos 

MIDI. Alguns desses teclados controladores são dotados de 

controles  deslizantes  e/ou  rotativos,  que  podem  ser 

configurados para enviar mensagens de MIDI apropriadas 

para o ajuste dos botões virtuais dos softwares (veja Fig.1).

 

Figura 1 – Exemplo de teclado controlador MIDI

Além dos teclados controladores, há também a categoria 

de  equipamentos  MIDI  projetados  especificamente  para 

controlar softwares de gravação, chamados genericamente 

de “superfícies de controle”. Nos últimos anos, têm surgido 

inúmeros modelos deste tipo de equipamento para controle 

remoto  de  softwares  [2].  Eles  possuem  um  conjunto 

razoável de botões deslizantes (faders) e rotativos (knobs), 

para  ajustar  os  parâmetros  dos  softwares  (volume,  pan, 

etc), além de teclas para o acionamento remoto das funções 

de  transporte  (play,  rec,  stop,  etc).  Esses  equipamentos 

podem  ser  conectados  ao  computador  através  de  uma 

interface de MIDI ou,  o que é mais  comum nos dias de 

hoje, diretamente através de uma porta USB. 

Existem vários  tipos  de  superfícies  de  controle,  sendo 

que as mais econômicas possuem somente botões rotativos 

(knobs) simples, outras possuem  faders  e  knobs. As mais 

sofisticadas, no entanto, possuem  faders motorizados que 

se ajustam automaticamente conforme a situação real que 

acontece  no  software;  esses  equipamentos  possuem 

também  knobs  do tipo sem-fim (rotary encoders) e visor 

com informações adicionais da operação (veja Fig.2).

Figura 2 – Exemplo de superfície de controle

O objeto deste trabalho é um circuito eletrônico baseado 

em microcontrolador, concebido de maneira que possa ser 

usado como núcleo fundamental  para diversas aplicações 

diferentes  de  controladores  MIDI,  tais  como  teclado 

controlador, superfície de controle, pedaleira para órgão e 

diversos outros tipos de funções.

1 ARQUITETURA DO HARDWARE

A premissa fundamental para o projeto foi a concepção
de um núcleo básico que pudesse ser acoplado a diferentes
módulos (outras placas) para a implementação de diversas
funções de controle MIDI.

Figura 3 – Diagrama em blocos da placa principal

Este  núcleo  básico  consiste  de  uma  placa  principal
(Fig.3), onde estão o microcontrolador, os componentes e
conectores  para  comunicação  MIDI  (Out,  In),  conector
USB, o circuito de regulação da tensão de alimentação, um
visor LCD e mais uma pequena placa contendo doze teclas
de  função.  As  placas  dos  módulos  funcionais  para  as
aplicações  específicas  podem  ser  conectadas  à  placa
principal através de cabos multivias para endereçamento e
transferência de dados. 

1.1 Descrição dos circuitos

O componente principal do circuito é o microcontrolador
PIC18F4550 [3], produzido pela Microchip. Além do fato
desta  linha de microcontroladores  ser  muito utilizada no
Brasil, este modelo foi escolhido por oferecer as seguintes
características:

•  32 pinos de entrada/saída digital

•  até 13 canais A/D de 10 bits

•  módulo interno de comunicação serial (USART)
•  módulo interno de comunicação serial via USB 2.0
•  arquitetura otimizada para compilador de linguagem C
•  programação “in circuit” (ICSP)
•  versão de 40 pinos PDIP, fácil de ser montada
•  autoprogramável, via software
•  baixo custo

O recurso de interfaceamento USB é importante porque
permite  conectar  o  hardware  diretamente  ao  computador,
dispensando a necessidade de uma interface de MIDI entre o
controlador e o computador.

O circuito  da  placa  principal  é  relativamente  simples.
Além do microcontrolador, há apenas os componentes para
regulagem de tensão e o circuito para o interfaceamento
MIDI.  O  baixo  custo  e  a  facilidade  de  obtenção  dos
componentes  foram princípios  básicos  que  delinearam a
concepção  do  circuito,  de  forma  a  possibilitar  a  sua
montagem sem dificuldades em nosso país. 
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O  protótipo  que  foi  construído  já  contém  todos  os
componentes  previstos  para  a  placa  principal.  A  única
alteração efetuada após  este  protótipo  foi  o  redesenho das
placas de circuito impresso principal e das teclas de função,
que tiveram suas dimensões levemente reduzidas.

A Fig. 4 mostra a placa principal, a placa de teclas de
função e o visor LCD. Os componentes destacados são os
seguintes:
1. Conectores de MIDI
2. Conector USB
3. Conector de alimentação (9Vcc)
4. Conector para programação (ICSP)
5. Conector de dados
6. Conector de endereçamento 

Figura 4 – Montagem do circuito do módulo básico

O custo do hardware básico (placa principal, teclas de
função e visor LCD) está estimado em cerca de R$ 100.
Para atender a este requisito de baixo custo, foi adotado
inicialmente  um  visor  LCD  alfanumérico  simples,  com
duas linhas de dezesseis caracteres. No entanto, este pode
ser  facilmente  substituído  por  um visor  gráfico  para  as
aplicações  onde  seja  necessário  mostrar  ao  usuário
informações com visual mais detalhado.

Há doze teclas de função, implementadas na forma de
um  teclado  matricial.  Na  concepção  inicial  do  projeto,
quatro  destas  teclas  servem  para  acessar  as  páginas  de
configuração do hardware, que aparecem no visor, e não
transmitem  mensagens  de  MIDI  ao  serem pressionadas,
mas as outras teclas de função transmitem mensagens de
MIDI.  Na  aplicação  como  superfície  de  controle,  por
exemplo,  estas  outras  teclas  são  usadas  para  realizar  as
operações de transporte – play, stop, pause, etc., e também
permitem  a  navegação  do  cursor  na  tela  do  software.
Obviamente,  as  funções  de  todas  as  teclas  podem  ser
alteradas  modificando-se  o  firmware.  Além  disto,  as
funções  das  teclas  que  transmitem  MIDI  podem  ser
configuradas no aplicativo controlado, já que a maioria dos
softwares  de  gravação  (DAW)  e  sintetizadores  virtuais
permite  mapear  [4]  as  funções  dos  comandos  de  MIDI
recebidos do hardware externo.

É  importante  destacar  que  na  concepção  do  circuito
também houve uma preocupação quanto às dimensões das
placas de circuito impresso para que estas ficassem dentro
de  uma  padronização,  de  maneira  a  facilitar  a  sua
confecção e também a montagem final nos diversos tipos
de aplicação de controlador MIDI.

1.2 Aplicação como superfície de controle

A primeira configuração idealizada para o projeto é uma
superfície de controle bastante simples, para ser usada com
softwares de gravação e sintetizadores virtuais. No entanto,
o  mesmo  hardware  pode  ser  facilmente  adaptado  para
funcionar  como  um  dispositivo  de  controle  auxiliar  de
consoles digitais. Esta configuração, apresentada na Fig.5,
é dotada de nove controles deslizantes (faders), oito botões
rotativos (knobs) e ainda dezesseis teclas de pressão. Isto
possibilita controlar diretamente os parâmetros de volume,
pan, mute e solo de um software de gravação. O software
interno permite o controle além de oito canais por meio de
um esquema de layers, semelhante ao adotado nas consoles
de mixagem digitais.

Figura 5 – Configuração para superfície de controle

O custo estimado para a produção em baixa escala de um
controlador deste tipo é de cerca de R$ 350 (o custo real
vai depender mais da montagem, design, etc.).

A  Fig.6  mostra  o  protótipo  da  implementação  de
superfície  de  controle,  com  9  faders  e  8  knobs.  Este
protótipo mostrou-se bastante satisfatório para controlar os
softwares de gravação Cakewalk Sonar e Cockos Reaper,
além de diversos plug-ins de processamento de áudio e de
síntese de sons.

Figura 6 – Protótipo de superfície de controle
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2 SOFTWARE INTERNO

Na versão inicial, o software foi escrito em C usando o
compilador  CCS  [5],  que  oferece  rotinas  para  recursos
específicos  dos  microcontroladores  da  Microchip.  Para
aumentar  o  desempenho  em  aplicações  mais  críticas,
poder-se-á  substituir  algumas  das  rotinas  em  C  por
assembly.

A estrutura do software implementado até o momento é
bastante rudimentar, sendo o processo baseado em pooling
(veja  Fig.7).  Embora  este  não  seja  o  processo  mais
“elegante”  para  controle  em  tempo  real,  funcionou
satisfatoriamente.

Figura 7 – Estrutura do software interno

O  ciclo  total  de  execução  do  software  interno  é  de
aproximadamente de 86 ms, sendo que a maior parte deste
tempo (cerca de 37 ms) é dedicada ao gerenciamento dos
potenciômetros (veja Fig.8), por causa do tempo necessário
para aquisição dos seus valores analógicos.

Em relação ao tempo de espera para a estabilização da
posição das teclas para a leitura de seus estados foi adotado
o valor de 2 ms, que se mostrou adequado e compatível
com estudos já realizados sobre o assunto [6]. 

Figura 8 – Ciclo de execução do software interno, destacando o 
tempo total (85,6 ms) e o tempo necessário (36,8 ms) para a leitura 

dos valores dos potenciômetros 

Para  um  processamento  mais  adequado,  com  menos
risco de atrasos indesejáveis nas rotinas de cada processo,
está  prevista  uma  nova  versão  do  software  baseada  em
RTOS  (real-time  operating   system).  Esta  melhora  em
desempenho  será  fundamental  para  a  implementação  de
teclados  musicais  com  dúzias  de  teclas  que  ofereçam
sensibilidade ao toque (key velocity), onde a varredura do
teclado é um fator crítico [7]. 

No protótipo da superfície de controle, as mensagens de
MIDI adotadas para cada controle são as mesmas usadas
nos  teclados  Edirol  PCR  [8],  bastante  populares.  Os
valores dos potenciômetros (knobs e faders) são medidos e
tratados em 8 bits e depois são reduzidos para 7 bits para
serem transmitidos via MIDI, na forma de mensagens de
control  change (MSB)  com  valores  de  0  a  127.  O
acionamento das teclas do painel também é representado
por mensagens de  control change, com valores fixos (0 ou
127, dependendo do caso).

Foram usadas as seguintes codificações de controles:

Controle             Control Change        Canal de MIDI           Valor       
fader Vol 1 17 (0x11) 1 0 – 127 
fader Vol 2 17 (0x11) 2 0 – 127 
fader Vol 3 17 (0x11) 3 0 – 127 
fader Vol 4 17 (0x11) 4 0 – 127 
fader Vol 5 17 (0x11) 5 0 – 127 
fader Vol 6 17 (0x11) 6 0 – 127 
fader Vol 7 17 (0x11) 7 0 – 127 
fader Vol 8 17 (0x11) 8 0 – 127 
fader Master 18 (0x12) 1 0 – 127 
knob Pan 1 16 (0x10) 1 0 – 127 
knob Pan 2 16 (0x10) 2 0 – 127 
knob Pan 3 16 (0x10) 3 0 – 127 
knob Pan 4 16 (0x10) 4 0 – 127 
knob Pan 5 16 (0x10) 5 0 – 127 
knob Pan 6 16 (0x10) 6 0 – 127 
knob Pan 7 16 (0x10) 7 0 – 127 
knob Pan 8 16 (0x10) 8 0 – 127 
tecla Mute 1 80 (0x50) 1 127
tecla Mute 2 80 (0x50) 2 127
tecla Mute 3 80 (0x50) 3 127
tecla Mute 4 80 (0x50) 4 127
tecla Mute 5 80 (0x50) 5 127
tecla Mute 6 80 (0x50) 6 127
tecla Mute 7 80 (0x50) 7 127
tecla Mute 8 80 (0x50) 8 127
tecla Solo 1 81 (0x51) 1 127
tecla Solo 2 81 (0x51) 2 127
tecla Solo 3 81 (0x51) 3 127
tecla Solo 4 81 (0x51) 4 127
tecla Solo 5 81 (0x51) 5 127
tecla Solo 6 81 (0x51) 6 127
tecla Solo 7 81 (0x51) 7 127
tecla Solo 8 81 (0x51) 8 127

Controle             Control Change        Canal de MIDI           Valor       
tecla Rew 82 (0x52) 8 127;0
tecla Rec 82 (0x52) 10 127;0
tecla FF 82 (0x52) 11 127;0
tecla Pause 82 (0x52) 12 127;0
tecla Stop 82 (0x52) 13 127;0
tecla Play 82 (0x52) 14 127;0
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Para  permitir  uma  realimentação  visual  ao  usuário,  o
valor do controle que está sendo manipulado é mostrado no
visor de LCD, em tempo real.

Dentre as funções previstas para serem incorporadas ao
software do núcleo básico estão a recepção de dados MIDI
e a atualização do firmware via MIDI ou USB.

Já  no  caso  específico  da  superfície  de  controle,  está
prevista a implementação de alguns outros recursos, dentre
eles a possibilidade do usuário configurar a mensagem de
MIDI  a  ser  transmitida  por  cada  fader,  botão  e  tecla,  e
armazenar esta configuração como “User”.

3 CONCLUSÃO E PERSPECTIVAS

Com a tendência cada vez maior na implementação de
instrumentos musicais e equipamentos de áudio na forma
de software, faz-se necessário uma interface física para que
se  possa  controlar  esses  softwares,  que  na  sua  grande
maioria adota o protocolo MIDI como forma de acesso aos
seus  parâmetros.  Dependendo  do  tipo  de  operação  no
software, a interface física com o usuário deve oferecer um
conjunto de controles adequados, seja um teclado musical,
botões  rotativos,  faders  deslizantes  ou  outros  tipos  de
controles. 

A ideia central que motivou este desenvolvimento foi a
disponibilização de  um núcleo  fundamental  de hardware
que possa ser usado como base para a implementação de
diferentes tipos de controladores. Assim, a partir de uma
placa  básica,  de  custo  bastante  baixo,  será  possível
construir produtos diferentes. Isto reduz o tempo e o custo
de desenvolvimento dos produtos.

Alguns  dos  dispositivos  controladores  MIDI  que
poderão  ser  implementados  a  partir  do  hardware  básico
apresentado neste artigo são os seguintes: 

•  controlador de mixagem com faders convencionais
•  controlador de mixagem com faders motorizados
•  controlador de mixagem sensível ao toque
•  teclado musical
•  pedaleira musical (para órgão)
•  controlador para DJ
•  controlador percussivo com acelerômetro
•  controlador de iluminação

Mesmo  com  o  software  interno  ainda  rudimentar,  o
primeiro protótipo criado em cima deste hardware básico –
uma superfície  de  controle  com 9  faders,  8  knobs  e  23
teclas – confirmou os objetivos do projeto em termos de
funcionalidade e custo.

Com o aprimoramento do software,  o  desempenho do
hardware ficará ainda melhor, facilitando a implementação
de aplicações mais críticas,  como teclados musicais com
sensibilidade ao toque, por exemplo.

O crescimento da economia brasileira tem permitido um
número cada vez maior de consumidores também na área
de  áudio  e  música,  o  que  abre  espaço  para  alternativas
nacionais em alguns segmentos. Graças à simplicidade e ao
baixo custo dos componentes, além do fato de que parte do
desenvolvimento já está realizada, o presente projeto pode
ser  atrativo para indústrias  nacionais  que queiram entrar
em novos mercados.

Por outro lado, para estimular a implementação de mais
aplicações  para  este  hardware  básico,  uma possibilidade
seria  criar  algum  tipo  de  licenciamento  que  permita  o
desenvolvimento de forma colaborativa pela Internet, por
exemplo.
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RESUMO 
Neste trabalho é proposto um novo procedimento
apresentado utiliza técnicas de processamento de sinais de áudio e de
elas: decomposição em componentes de energia utilizando banco de filtros digitais por janelas Kaiser; conversão matriz
imagem seguida de uma binarização por limiar de Otsu; ajuste a partir de técnicas de conectividade entre os pixels; 
sobreposição temporal e composição dos resultados.
sintetizador) foram realizados, obtendo taxas de acerto superiores a 99%. 

0 INTRODUÇÃO

O estudo na área de análise e reconhecimento de padrões 
musicais vem se intensificando nas última
devido ao avanço tecnológico em processamento de sinais. 
Dispositivos DSP (Digital Signal Processor
cada vez maior capacidade de execução de
computacionais complexos, efetuando grande número
instruções em curtos intervalos de tempo. 
natural, portanto, desenvolver softwares 
comportamento do homem, capaz de interpretar
sonoros. Estudos envolvendo processamento de sinais de 
áudio investigam a possibilidade de descrever sons gerados 
a partir de instrumentos musicais utilizando modelo
matemáticos, desta forma, tornando possível analisá
identificá-los.  

Na literatura existe uma vasta quantidade de
realizadas com este propósito, cada qual, utiliza
técnicas distintas, algumas das quais são enunciadas: 
[1], o autor propõe uma estratégia de classificação baseada 
em redes neuronais feed-forward de múltiplas camadas
treinadas com representações frequenciais com
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procedimento para identificação de notas e acordes em registros de violão
de processamento de sinais de áudio e de imagem e pode ser dividido em cinco

elas: decomposição em componentes de energia utilizando banco de filtros digitais por janelas Kaiser; conversão matriz
binarização por limiar de Otsu; ajuste a partir de técnicas de conectividade entre os pixels; 

temporal e composição dos resultados. Testes de funcionamento usando registros de violão (gravados via 
sintetizador) foram realizados, obtendo taxas de acerto superiores a 99%. 

se e reconhecimento de padrões 
nas últimas décadas, 

devido ao avanço tecnológico em processamento de sinais. 
Digital Signal Processor) apresentam 
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processamento de sinais de 
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a partir de instrumentos musicais utilizando modelos 
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quantidade de pesquisas 
realizadas com este propósito, cada qual, utilizando 

são enunciadas: em 
o autor propõe uma estratégia de classificação baseada 

de múltiplas camadas, 
m representações frequenciais com

transformadas com Q-constant
desenvolvida em [2] também é baseada no
uma rede que extrai um vetor característico contendo as 
energias da nota (fundamental e seus primeiros 
harmônicos), sendo a rede constituída por duas camadas 
a camada de segmentação e a camada de reconhecimento; 
em [3], com objetivo similar, aborda
transformada rápida de Fourier par
de frequência do sinal; em [4] o
enunciaram outra técnica utilizada para reconhecimento de 
notas musicais isoladas no tempo
de estados para segmentação das mesmas e a transformada 
rápida de Fourier para o reconhecimento. 
[5] propôs um método de reconhecimento de acordes
qual denominou de EPCP (Enhanced Pitch Class
Em [6,7,8], os autores propuseram 
em cadeias de Markov ocultas. Em [9], 
usaram um cromagrama de 36 bits para encontrar o valor 
de ajuste de entrada de áudio, usando a distribuição das 
posições dos picos. Em [10], Fujishima também descreveu
um método para reconhecimento de acordes
mesmo principio seguido por Harte e Sandler.
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O reconhecimento de acordes pode ser usado como uma 
ferramenta na elaboração de aplicativos para transcrição 
automática de música [11].  

1 VISÃO GLOBAL DO SISTEMA

Neste trabalho é proposta uma nova abordagem para a 
identificação de notas e acordes em registros de violão 
gerados a partir da gravação em um sintetizador digital, 
software, ou por meio do próprio instrumento. O método 
apresentado combina técnicas de processamento de sinais 
de áudio e de imagem e pode ser dividido em cinco etapas: 
na primeira, o arquivo de áudio é processado em um banco 
de filtros digitais por janelas Kaiser [12], compostos por 84 
filtros passa-faixas cujas frequências centrais são as 
próprias frequências das notas musicais em escala 
temperada (a passagem pelo banco de filtros decompõe o 
sinal de áudio em componentes de energia e os armazenam 
em uma matriz); na segunda etapa, a matriz gerada é 
convertida em uma imagem em tons de cinza com 256 
níveis, sendo então binarizada por limiar de Otsu [13]; na 
terceira, são realizados ajustes na imagem binária 
utilizando técnicas de conectividade entre os pixels [13], a 
fim de remover todas as oscilações presentes e manter 
apenas os intervalos nos quais as notas/acordes 
permanecem fixas; na quarta, analisa-se sua sobreposição 
temporal, com o objetivo de distinguir entre nota isolada, 
notas sobrepostas ou um acorde; finalmente, na última 
etapa, é feita uma análise na saída expressa na etapa 
anterior a fim de compor em tela os acordes ou notas 
reconhecidas pelo sistema. Vale mencionar que o sistema 
foi projetado para escala temperada. 

1.1 Objetivo

Desenvolver um software em plataforma Matlab1 capaz 
de ler um arquivo de áudio gravado no formato wav o qual 
contém notas e/ou acordes musicais (com ou sem 
sobreposição temporal) e identificá-las. A proposta é 
introduzir uma técnica que seja eficaz tanto no tempo 
quanto na frequência, sem utilização de nenhuma rede 
neuronal, e também sem trabalhar diretamente com a 
transformada de Fourier, pois esta limita a análise ao 
domínio frequencial, perdendo informações temporais.  

A ideia consiste em projetar um banco de filtros digitais 
passa-faixas que opere em toda faixa de frequência a qual o 
sistema estará projetado para reconhecer. Cada filtro é um 
“filtro passa-faixa” com largura de banda de passagem 
proporcional à escala temperada e com frequência central 
na “nota alvo”.  

O banco de filtros se baseia no mesmo princípio da 
transformada de Wavelets [14], que, ao contrário da 
transformada de Fourier [15], faz uma análise com 
resolução adequada no domínio tempo–frequência do sinal 
analisado. 

2 METODOLOGIA

O sistema para reconhecimento de notas e acordes 
musicais consiste em uma técnica desenvolvida utilizando 
um banco de filtros digitais projetados usando janelas de 
Kaiser capaz de identificar uma nota musical pura (DÓ-
RÉ-MI-FÁ-SOL-LÁ-SI), assim como seus acidentes 

                                                
1 Registered trademarks of the MathWorks.TM

musicais (sustenidos ou bemóis), sendo um total de 12 
notas em qualquer escala que se repetem à medida que se 
altera a escala. Subir uma escala implica duplicar a 
freqüência das notas. Também esta mesma técnica permite 
a identificação de notas musicais compostas (acordes 
musicais), que de acordo com suas combinações, podem 
formar uma gama deles. A técnica é vantajosa, pois faz 
simultaneamente uma análise nos domínios tempo–
frequência, sendo análoga ao princípio da transformada 
que utiliza banco de filtros wavelets.  

Na escala temperada, tem-se a seguinte classificação, 
conforme ilustrado na Tabela 1: 

Tabela 1: Frequências Sonoras: observe que ao passar de uma 
nota para outra, sua frequência fundamental é multiplicada por √2 . 

 Para implementação deste sistema foram utilizados 
arquivos no formato wav do tipo monofônico e gravados a 
uma taxa de amostragem de 8 kHz, adequada para registros 
produzidos por violão.  

Embora outros instrumentos possam ser usados, os testes 
de validação foram conduzidos exclusivamente usando 
gravações de violão. A identificação das notas/acordes se 
faz em escala temperada (incluindo # e β), através de um 
mapeamento de identificação tonal, conforme apresentado 
nas Tabelas 2,3 e 4. 

Tabela 2: Função identificadora de notas musicais em função das 
suas respectivas cifras com código representativo de cada uma 
delas. 

Cifras C D E F G A B 
Notas Dó Ré Mi Fá Sol Lá Si 

CodMusical 0 2 4 5 7 9 11 
Cifras C# D#  F# G# A# 

Acidentes Dó# Ré#  Fá# Sol# Lá# 
CodMusical 1 3  6 8 10 

Tabela 3: Exemplos de acordes básicos formados de tônica, terça 
e quinta. Com qualquer escala maior ou menor, forma-se o campo 
harmônico semelhante ao indicado na tabela anterior. 
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Tabela 4: Exemplos de acordes dissonantes básicos formados 
por cinco notas.

Uma vasta quantidade de testes foi conduzida com 
arquivos gerados através do software Curso de Violão 
ETM 6.32, simulando notas e acordes produzidas por um 
violão (com taxa de acerto acima de 99%). Implementou-se 
toda a abordagem usando a plataforma Matlab. Como 
mencionado, o processo de identificação pode ser dividido 
em cinco etapas, conforme diagrama de blocos mostrado 
na Figura 1. 

Figura 1: Diagrama de blocos do processo de reconhecimento.

2.1 Decomposição 

A primeira etapa consiste em decompor o sinal digital 
amostrado com uma taxa de 8 kHz em 84 componentes a 
serem dispostas em uma matriz de tamanho 84×N, em que 
N denota o número de amostras armazenados. 

No primeiro passo desta etapa (1° bloco da Figura 1) é 
inicializado um banco de filtros digitais por janelas de 
Kaiser, tal como explanado a seguir: 

2.1.1. Implementação do filtro digital usando 
janela de Kaiser 

As magnitudes mais expressivas, no domínio frequencial, 
concentram-se em torno da condição ω = 0. A atenuação 
(diferença entre as alturas dos lóbulos principal e 
secundário) é um importante para a escolha da janela. A 
solução adotada envolveria funções de ondas dificilmente 
computáveis; portanto, não é uma ideia atrativa para ser 
implementada. Kaiser [12] (1966, 1974) descobriu que 
uma janela quase ótima poderia ser formada usando a 
função de Bessel de ordem zero, uma função facilmente 
computável. A janela de Kaiser é definida através da 
relação: 

 =   1         , 0    0,      (1) 

em que α = M/2, e I0(.) representa a função de Bessel de 
ordem zero do primeiro tipo [12].  

                                                
2 Registrado por Airton de Igaratinga, MG, Brasil. ™

A janela de Kaiser possui dois parâmetros: O 
comprimento (M+1) e o parâmetro de forma β.  

Variando-se (M+1) e β, tanto o comprimento da janela 
como a forma podem ser ajustados. Assim, conhecendo as 
especificações do filtro, seja Fs (frequência de 
amostragem), A (Atenuação/Ganho), fc (frequência de 
corte) e f  (largura da região de transição) pode-se ajustar 
os parâmetros do filtro a partir das seguintes fórmulas: 

 =  0,1102  8,7,                                      500,582  21, + 0,07886  21, 21    500,0,                                                             21  .          (2) 

   =  ,  ,   21,            (3)     =    ,         (4) 

em que  e  são as frequências de corte (inferior e 
superior) do passa-faixa.  

A proposta consiste em projetar um banco de filtros 
passa-faixas, de atenuação igual a -65 dB, utilizando 
janelas de Kaiser. Cada janela espectral deverá estar 
centrada numa frequência correspondente à frequência 
característica de uma nota musical (Dó, Dó#, Ré, ..., Si), 
repetindo-se até um total de sete oitavas musicais, 
conforme Tabela 1.  

A largura espectral de cada janela não é fixa; esta deverá 
crescer à medida que a frequência aumenta (filtros com 
fatores de qualidade constantes), tendo largura 
correspondente a um semitom. A faixa da região de 
transição foi assumida constante, com largura de 20 Hz. 

Como as frequências indicadas na Tabela 1 crescem em
razão de uma P.G. (Progressão Geométrica) à medida que 
se avança um semitom, é possível definir: 

  32,703196.  √2  .           (5) 

Sendo a frequência fN(0) = 32,703196 Hz correspondente 
ao primeiro Dó (Escala 1), tem-se: 

• Frequência central de cada janela

  32,703196.  √2   .        (6) 

• Largura espectral de cada janela

 =      =  31,7308795.  √2    √2   .  (7) 

• Frequências de corte (nota inferior)

 =  31,7308795.  √2   .            (8) 

• Frequências de corte (nota superior)

 =  31,7308795.  √2   .           (9) 

• Resposta ao impulso do filtro digital

ℎ,  =  . . .         (10) 

 O código musical (#CM) e sua respectiva escala musical 
(#EM) podem ser vistos na Tabela 1 e calculados a partir 
do índice i das equações (11) e (12), usando a fórmula de 
recorrência:   =   12,                    (11) 
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  =   ,              (12) 

em que  denota o maior inteiro menor do que x. 

2.1.2. Construção de uma matriz utilizando 
filtros de Kaiser 

O sinal digital de áudio pode ser representado como um 
vetor com N amostras de mesmo comprimento, e cada 
amostra está espaçada por um intervalo de 1/8000 
segundos e denota-se o sinal de entrada por S[n]. Desta 
forma, pode-se construir uma matriz de tamanho 84×N
efetuando-se a convolução discreta entre cada filtro h[i,n] e 
o sinal S[n]. Assim, a matriz gerada assume a seguinte 
forma: 

,  = ℎ,        ,       .  (13) 

Sendo cada elemento da matriz denotado por ,, em 
que i e n identificam à qual linha e coluna, 
respectivamente, pertence o elemento. As componentes de 
energia podem ser obtidas elevando-se cada elemento da 
matriz ao quadrado: 

,  = ,      ,       .    (14) 

2.2 Conversão Matriz - Imagem Binária 

A segunda etapa do processo consiste em duas partes: 
primeiramente, converte-se a matriz ME[i,n] em uma 
imagem digital monocromática, com 256 níveis de tons de 
cinza; em seguida, faz-se uma binarização desta utilizando 
o limiar de Otsu [13], fazendo com que as componentes 
com alto nível de energia assumam nível lógico 1, 
enquanto que componentes com baixo nível de energia 
assumam o nível lógico 0.  

Vale ressaltar que notas musicais puras devem 
apresentar uma grande amplitude na componente de 
frequência fundamental na qual elas são definidas. Acordes 
também devem apresentar grandes amplitudes nas 
respectivas frequências de suas notas. A binarização faz a 
separação entre as baixas e altas amplitudes. 

2.2.1. Conversão da Matriz de Áudio para 
Imagem Monocromática 

Para conversão da matriz ME[i,n] em uma imagem 
digital monocromática com 256 níveis de energia é 
utilizado um algoritmo de varredura que localiza o valor de 
maior energia contido nesta matriz e a partir dele, calcula o 
fator de conversão da seguinte forma: 

 =   ,.         (15) 

Assim, a matriz que representa a imagem é convertida 
utilizando a expressão:  

 =    ,   , ⋮ ⋱ ⋮,   , ,     (16) 

em que  denota o inteiro mais próximo de x
(arredondamento). Vale ressaltar que cada elemento desta 
matriz é quantizado por um número binário de 8 bits (1 
byte/elemento), alocando na memória um espaço 
equivalente a 84×N bytes. 

2.2.2. Binarização por limiar de Otsu

O processo de binarização ocorre aplicando-se a 
limiarização de Otsu [13] na matriz MGray.  

O método de Otsu é um método de limiarização global 
para escolher o melhor threshold. Este se baseia no 
histograma normalizado (da imagem) como uma função de 
densidade de probabilidade discreta, na forma,         =  ,  = , , ,  ,    em que m é o 
número total de pixels na imagem, mq é o número de pixels 
que tem intensidade rq e L representa o número total de 
níveis de intensidade na imagem, neste caso, 256.  

O método de Otsu constrói duas classes denotadas por C0
e C1 e escolhe para limiar um valor de k como sendo o 
nível de intensidade para o qual C0=[0,1,....,k-1] e 
C1=[k,k+1,...,L-1]), maximizando a variância entre classes 
σ2

B, que é definida como:  ≔  ∏     + ∏   ,        (17) 

em que ∏ =  ∑  ,         (18) 

∏ =  ∑  ,         (19) 

 =  ∑ ∏ ,     (20) 
            =  ∑ ∏ ,    (21) 

 =  ∑  .     (22) 

O limiar de Otsu é o valor calculado k, dessa maneira a 
matriz gerada assumirá a forma: 

 =  ,  ,⋮ ⋱ ⋮,  ,,               (23) 

em que 

, =  ,  ,   ,  ,   .             (24) 

2.3 Conexão entre os pixels 

É bastante natural esperar que cada linha da matriz 
binarizada apresente oscilações (alternâncias entre 0’s e 
1’s) devido à natureza da energia instantânea do sinal 
analisado ser oscilatória. Uma vez que a energia 
instantânea do sinal é definida como sendo o módulo 
elevado ao quadrado do mesmo, logo, a frequência de 
oscilação da energia deverá ser estimada em média como 
sendo o dobro da frequência da nota à qual se deseja 
analisar. 
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 Analisando “componente a componente” de acordo com 
a Tabela 1, a nota de menor frequência está em torno dos 
32 Hz, ao passo que a maior por volta dos 4 kHz; isto 
significa que a cada um segundo podem aparecer de 64 a 
8000 oscilações. Assim, sabendo que existem 8000 
amostras em um segundo, pode ocorrer desde 1 nível 
lógico baixo para cada 1 nível lógico alto até 128 níveis 
lógico baixo para cada 128 níveis lógicos alto.  

Na ausência de nota é assumido nível lógico baixo 
durante todo tempo em que esta ocorrer (cenário de baixo 
ruído). 

A técnica de conectividade entre pixels [13] permite 
remover todas as oscilações presentes analisando linha a 
linha a matriz binária. Ela é baseada numa máscara de 
tamanho 1×150; assim, havendo uma conectividade de 
pixels (nível lógico alto ou baixo) de comprimento superior 
a 150, este é caracterizado como presença de silêncio. Caso 
contrário, caracteriza-se como presença de informação 
(nota musical) nas componentes da linha analisada. 

Portanto, todo trecho do sinal que tiver oscilações que 
satisfaçam critério enunciado no parágrafo anterior, 
assumirá nível lógico alto (presença de informação), caso 
contrário, o nível lógico permanecerá inalterado (ausência 
de informação). 

2.4   Sobreposição temporal 

O processo de sobreposição é utilizado como critério de 
decisão para resolver se a sobreposição temporal entre duas 
ou mais notas será caracterizada como acorde ou 
simplesmente como notas sobrepostas. Caso o critério de 
decisão decida por acorde musical, este deverá ser 
sincronizado, caso contrário, todas as sobreposições 
deverão ser removidas.  

Para melhor entendimento da técnica, supõe-se a 
ocorrência do acorde Dó maior (de acordo com a Tabela 3) 
a partir de t1 e das notas isoladas Ré, Mi e Sol a partir de t4, 
conforme Figura 2. 

Figura 2: Exemplo ilustrativo de identificação de notas/acordes em 
trecho de um sinal qualquer. 

Para o exemplo, o algoritmo desenvolvido visa analisar 
as sobreposições ocorridas entre C2, E2 e G2 e entre D1, 
E1 e G1 a fim de classificar estas como um acorde musical 
ou meramente como um conjunto de notas sobrepostas. A 
técnica utilizada se baseia em analisar a largura das notas 
sobrepostas. Isto é feito efetuando-se um AND lógico entre 
elas, como segue: 

Na escala 1, tem-se:          0, 
Na escala 2, tem-se: 

         ,      ́0, caso contrário.

Desta forma, as três notas presentes na escala 1 formam 
um conjunto de notas puras e sobrepostas; estas deverão ter 
suas sobreposições eliminadas, ao passo que as três notas 
presentes na escala 2 apresentam largura de sobreposição 
igual à diferença t1’–t3, que se for superior a um 
determinado limiar e ainda satisfizer o critério de formação 
dos acordes (Tabela 3), a mesma deverá ser classificada 
como um acorde musical e então sincronizada, conforme  
ilustra a Figura 3. 

  

.

Figura 3: Exemplo de identificação de notas/acordes em trecho de 
um sinal qualquer sincronizado e ajustado. 

De uma forma geral, para m sobreposições encontradas, 
assumindo que o método somente identifica acordes 
formados por 3,5 ou 7 notas, as m sobreposições devem ser   
combinadas de acordo com o seguinte critério: 

• Caso m > 7, realiza-se a função “and” em todas as 
combinações m tomada 7 a 7, 5 a 5 e 3 a 3, a fim de 
identificar algum acorde presente  entre elas. 

• Caso 5 ≤ m < 7, realiza-se a função “and” em todas 
as combinações m tomada 5 a 5 e 3 a 3 possíveis. 

• Caso 3 ≤ m < 5, realiza-se a função “and” em todas 
as combinações m tomada 3 a 3 possíveis. 

• Caso m < 3, não há acorde neste trecho de 
sobreposição, apenas a presença de notas puras. 

2.5  Composição dos resultados 

A 5ª e última etapa deste processo é a mais simples de 
todas. Ela é responsável pela composição dos resultados 
obtidos na saída da etapa anterior (cf. Figura 1), a fim de 
exibir ao usuário final um resultado mais amigável.

Pela 4ª etapa, sabe-se que a matriz final sincronizada 
apresenta níveis lógicos alto em instantes de tempo 
(colunas) onde a informação está presente e o número da 
linha da matriz informa qual nota está ali presente, 
inclusive sua escala musical, conforme identificado nas 
“equações 11 e 12”. A partir de então, pode-se formar os 
resultados a serem exibidos em tela. 

No exemplo ilustrado na Figura 2, chega-se à Figura 3, e 
a partir dela podem-se inferir facilmente os resultados, 
assim sendo: 

   

  , uando     ´ ; ,                          uando     ´ ; ,                          uando     ´ ; ,                        uando     ´ ;Ausência de notas  acordes, caso contário.⁄



3 CONCLUSÕES 

Este trabalho introduz uma nova técnica para a detecção 
e reconhecimento de notas ou acordes musicais (com ou 
sem sobreposição temporal) produzidas por um violão e 
descreve a implementação de um método inovador em 
relação àquele publicado em [4] pelos mesmos autores. 
Vários métodos introduzidos podem ser adaptados para uso 
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em cenários como classificação de instrumentos e 
transcrição automática. [11, 16].  

A técnica foi inteiramente implementada e simulada em 
Matlab, e foram realizados cinquenta testes, com duração 
entre 1” a 35”, resultando em taxa de acerto superior a 99% 
e precisão temporal em torno de 250 ms. O sistema conduz 
uma alternativa atrativa para aprendizado e serve como 
base para afinação de violão. A extensão para outros 
instrumentos parece ser relativamente simples. De fato, os 
testes incluíram acordes produzidos por outros 
instrumentos (e.g., piano, cello) sem degradar a taxa de 
acerto. 
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ABSTRACT

A novel way of performing pitch tracking by means of clustering local fundamental frequency (f0) can-
didates is described. The technique is based on an existing pitch salience representation for polyphonic
music called F0gram which relies on the Fan Chirp Transform [1]. The grouping is performed by ap-
plying a Spectral Clustering method, since it can handle filiform shapes such as pitch contours. The
approach seems appealing since many sound sources can be tracked simultaneously and the number of
contours and sources is derived from the data. Results of a melody detection evaluation indicate the
introduced method is promising, despite that various aspects of the technique deserve further work.

1 INTRODUCTION

Multiple fundamental frequency (f0) estimation is
one of the most important problems in music signal
analysis and constitutes a fundamental step in several
applications such as melody extraction, sound source
identification and separation. In our previous work [1]
the Fan Chirp Transform (FChT) was applied to poly-
phonic music analysis, a technique based on decompos-
ing the audio signal into harmonically related chirps. In
addition, a pitch salience representation for music anal-
ysis called F0gram was proposed that provides a set of
local fundamental frequency candidates together with a
pitch change rate estimate for each of them. To continue

the analysis temporal integration of local pitch candi-
dates has to be performed, which is the problem tack-
led herein. There is a vast amount of research on pitch
tracking in audio, often comprising an initial frame by
frame f0 estimation followed by formation of pitch con-
tours exploiting estimates continuity over time. Tech-
niques such as dynamic programming, linear predic-
tion, hidden Markov models, among many others (see
[2] for a review), were applied to the temporal tracking.

The herein proposed technique for pitch contours
formation does not involve a classical temporal track-
ing algorithm. Instead the pitch tracking is performed
by unsupervised clustering of F0gram peaks. The spec-
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tral clustering method [3] is selected for this task as it
imposes no assumption of convex clusters, thus being
suitable for filiform shapes such as pitch contours. The
pitch change rate estimates provided by the FChT anal-
ysis play an important role in the definition of similarity
between pitch candidates. The clustering is carried out
within overlapped observation windows corresponding
to several signal frames. Then contours are formed by
simply joining clusters that share elements. This short-
term two-stage processing proved to be more robust
than aiming a straightforward long-term clustering.

There are very few applications of spectral cluster-
ing for tracking a sound source. Blind one-microphone
separation of two speakers is tackled in [4] as a seg-
mentation of the spectrogram. A method is proposed
to learn similarity matrices from labeled datasets. Sev-
eral grouping cues are applied such as time-frequency
continuity and harmonicity based. A simple multiple
pitch estimation algorithm is part of the feature extrac-
tion. The mixing conditions are very restrictive (equal
strength and no reverberation). Performance is assessed
through a few separation experiments.

Clustering of spectral peaks is applied in [5], for
partial tracking and source formation. Connecting
peaks over time to form partials and grouping them to
form sound sources is performed simultaneously. The
problem is modeled as a weighted undirected graph
where the nodes are the peaks of the magnitude spec-
trum. The edge weight between nodes is a function of
frequency and amplitude proximity (temporal tracking)
and a harmonicity measure (source formation). Clus-
tering of peaks across frequency and time is carried out
for windows of an integer number of frames (∼ 150 ms)
using a spectral clustering method. Clusters from dif-
ferent windows are not connected for temporal contin-
uation. The two more compact clusters of each window
are selected as the predominant sound source.

The rest of this document is organized as follows.
In the next section the application of the FChT to build
a pitch salience representation is briefly discussed. Sec-
tion 3 summarizes the fundamental aspects of the Spec-
tral Clustering methods. Section 4 describes the pro-
posed algorithm for pitch contours formation. Exper-
imental results are presented in section 5. The paper
ends with a critical discussion on the present work.

2 PITCH SALIENCE COMPUTATION

The Short Time Fourier Transform is the standard
method for time-frequency analysis. In this representa-
tion the signal is supposed to be stationary within the
analysis frame. However, music audio signals such as a
singing voice typically exhibit rapid pitch fluctuations
that are troublesome for the analysis.

A different approach to perform the analysis is con-
sidering the projection over frequency modulated sinu-
soids (chirps), in order to obtain a non-Cartesian tiling
of the time-frequency plane. The modulation rate of the
chirp can be selected in order to closely match the pitch

change rate of the musical sound source. Among the
chirp based transforms, the FChT offers optimal reso-
lution simultaneously for all the partials of a harmonic
chirp (harmonically related chirps). This is well suited
for music analysis because many sounds have an har-
monic structure. The FChT can be formulated as [1],

Xw(f, α)=

�

∞

−∞

x(t) w(φα(t)) φ′

α(t) e−j2πfφα(t)dt (1)

where φα(t) = (1 + 1
2αt) t, is a time warping func-

tion and w(t) stands for a time limited window, such as
Hann. Notice that by the variable change τ = φα(t),
the formulation can be regarded as the Fourier Trans-
form (FT) of a time warped version of the signal x(t),
which enables an efficient implementation based on the
FFT. Given the previous formulation, the FChT rep-
resentation of a harmonic linear chirp is composed of
deltas convolved with the FT of the window, provided
the appropriate chirp rate α is applied in the warping.

Computing the FChT for consecutive short time sig-
nal frames a time-frequency representation in the form
of a spectrogram can be built. For polyphonic music
analysis the approach followed in [1] is to compute
several FChT instances with different α values. This
produces a multidimensional representation made up of
various time-frequency planes.

The time-frequency representation described above
can be applied to obtain a detailed description of the
melodic content of an audio signal, as proposed in [1].
Pitch salience is computed for each signal frame in a
certain range of fundamental frequency values. Given
Sα the power spectrum produced by the FChT for a
chirp rate value α, salience of fundamental frequency
f0 is obtained by gathering the log-spectrum at the
positions of the corresponding harmonics, ρ(f0, α) =
1

nH

�nH

i=1 log|Sα(if0)|, where nH is the number of
harmonics that are supposed to lie within the analysis
bandwidth. Some postprocessing steps are carried out
in order to attenuate spurious peaks at multiples and
submultiples of the true pitches, and to balance different
fundamental frequency regions [1]. Finally, for each f0
in the grid the highest salience value is selected among
the different available α values. In this way an F0gram
is obtained, that shows the evolution of pitch for all
the harmonic sounds in the signal. An example of an
F0gram is depicted in Figure 1 for an audio fragment
that is used throughout the paper.

3 SPECTRAL CLUSTERING

The goal of clustering can be stated as dividing data
points into groups such that points in the same cluster
are similar and points in different clusters are dissim-
ilar. An useful way of representing the data is in the
form of a similarity graph, each vertex corresponding to
a data point. Two vertices of the graph are connected if
their similarity is above certain threshold, and the edge
between them is weighted by their similarity value. In
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F0gram: α with the highest salience for each fundamental frequency
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Figure 1: F0gram for a fragment of the audio file pop1 (used throughout the paper) from the MIREX melody test
set. It consist of three simultaneous singing voices followed by a single voice, with a rather soft accompaniment.

terms of the graph representation, the aim of cluster-
ing is to find a partition of the graph such that differ-
ent groups are connected by very low weights whereas
edges within a group have high weights.

The simplest way to construct a partition is to solve
the mincut problem. Given a number of clusters k, it
consist in finding a partitionA1, . . . , Ak that minimizes

cut(A1, . . . , Ak) =
1

2

k
�

i=1

W (Ai, Āi), (2)

where W (A,B) =
�

i∈A,j∈B wij is the sum of
weights of vertices connecting partitions A and B, and
Ā stands for the complement of A. This corresponds
to finding a partition such that points in different clus-
ters are dissimilar to each other. The problem with this
approach is that it often separates one individual vertex
from the rest of the graph. An effective way of avoiding
too small clusters is to minimize the Ncut function,

Ncut(A1, . . . , Ak) =

k
�

i=1

cut(Ai, Āi)

vol(Ai)
, (3)

where vol(A) =
�

i∈A di is the sum of the degree of
vertices in A. The degree of a vertex is defined as di =
�n

j=1 wij , so vol(A) measures the size of A in terms of
the sum of weights of those edges attached to their ver-
tices. The Ncut criterion minimizes the between clus-
ter similarity (in the same way as mincut), but it also
implements a maximization of the within cluster simi-
larities. Notice that the within cluster similarity can be
expressed as, W (A,A) = vol(A) − cut(A, Ā) [6]. In
this way the Ncut criterion implements both objectives:
to minimize the between cluster similarity, if cut(A, Ā)
is small, and to maximize the within cluster similarity,
if vol(A) is large and cut(A, Ā) is small.

The mincut problem can be solved efficiently. How-
ever with the normalization term introduced by Ncut
it becomes NP hard. Spectral clustering is a way to
solve relaxed versions of this type of problems. Re-
laxing Ncut leads to the normalized spectral clustering

algorithm. It can be shown [6] that finding a partition
of a graph with n vertices into k clusters by minimiz-
ing Ncut, is equivalent to finding k indicator vectors
hj = (h1j , . . . , hnj)

′ with j = 1, . . . , k of the form,
hij = 1/vol(Aj) if vertex vi ∈ Aj and zero other-
wise. In this way, the elements of the indicator vectors
point out to which cluster belongs each graph vertex.
This problem is still NP hard, but can be relaxed by
allowing the elements of the indicator vectors to take,
instead of two discrete values, any arbitrary value in R.
The solution to this relaxed problem corresponds to the
first k generalized eigenvectors of (D−W )u = λD u,
where D is an n by n diagonal matrix with the degrees
of the graph vertices d1, . . . , dn on the diagonal, and
W = (wij)i,j=1...n is the matrix of graph weights.

The vectors u of the solution are real-valued due to
the relaxation and should be transformed to discrete in-
dicator vectors to obtain a partition of the graph. To do
this, each eigenvalue can be used in turn to bipartition
the graph recursively by finding the splitting point such
that Ncut is minimized [3]. However, this heuristic may
be too simple in some cases and most spectral cluster-
ing algorithms consider the coordinates of the eigen-
vectors as points in R

k and cluster them using an al-
gorithm such as k-means [6]. The change of represen-
tation from the original data points to the eigenvector
coordinates enhances the cluster structure of the data,
so this last clustering step should be very simple if the
original data contains well defined clusters. In the ideal
case of completely separated clusters the eigenvectors
are piecewise constant so all the points belonging to the
same cluster are mapped to exactly the same point.

Finally, the algorithm can be summarized as [6],
input: similarity matrix S ∈ R

nxn,
number of clusters k

steps:

1. build a similarity graph using matrix S

2. compute the unnormalized Laplacian of the
graph L = (D − W )

3. compute the first k generalized
eigenvectors of (D − W ) u = λ D u
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4. consider the eigenvectors u1, . . . , uk as
columns of a matrix U ∈ R

nxk

5. consider the vectors yi ∈ R
k i = 1, . . . , n

corresponding to the rows of U

6. cluster the points (yi) in R
k with k-means

into clusters C1, . . . , Ck

output: clusters A1, . . . , Ak / Ai = {j | yj ∈ Ci}.

4 PITCH CONTOURS FORMATION

In order to apply the spectral clustering algorithm
to the formation of pitch contours several aspects must
be defined. In particular, the construction of the graph
involves deciding which vertices are connected. Then,
a similarity function has to be designed such that it in-
duces meaningful local neighbours. Besides, an effec-
tive strategy has to be adopted to estimate the number
of clusters. In what follows, each of these issues are
discussed and the proposed algorithm is described.

4.1 Graph construction

Constructing the similarity graph is not a trivial task
and constitutes a key factor in spectral clustering per-
formance. Different alternatives exist for the type of
graph, such as k-nearest neighbor, ǫ-neighborhood or
fully connected graphs, which behave rather differently.
Unfortunately, barely any theoretical results are known
to guide this choice and to select graph parameters [6].
A general criteria is that the resulting graph should be
fully connected or at least should contain significantly
fewer connected components than the clusters we want
to detect. Otherwise, the algorithm will trivially return
connected components as clusters.

To include information on temporal proximity a lo-
cal fixed neighborhood is defined, such that f0 can-
didates at a certain time frame are connected only to
candidates in their vicinity of a few frames (e.g. two
neighbor frames on each side). In this way the graph
is in principle fully connected, as can be seen in Figure
2, and resulting connected components are determined
by similarity between vertices. Two candidates distant
in time may nevertheless belong to the same cluster by
their similarity to intermediate peaks. Note that in Fig-
ure 2 only one neighbor frame on each side is taken into
account to link peaks. In this case, if a peak is miss-
ing the given contour may be disconnected. For this
reason, a local neighbourhood of two or three frames
on each side is preferred. Similarity of not connected
components is set to zero, so a sparse similarity matrix
is obtained.

In addition, a contour should not contain more than
one f0 candidate per frame. To favour this, candi-
dates in the same frame are not connected. Specify-
ing cannot-link constrains of this type is a common ap-
proach for semi-supervised clustering [7]. However,
this not strictly prohibits two simultaneous peaks to be
grouped in the same cluster if their similarity to neigh-
bor candidates is high. For this reason, clusters should
be further processed to detect this situation and select
the most appropriate candidate in case of collisions.

f0 candidates and graph connections
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Figure 2: Graph connections considering only one
neighbor frame on each side for an observation window
of 10 frames. The resulting graph is fully connected.

4.2 Similarity measure

To define a similarity measure between F0gram
peaks it is reasonable to base it on the assumption of
slow variation of pitch contours in terms of fundamen-
tal frequency and salience (as defined in section 2).

Fundamental frequency distance between two graph
vertices vi and vj may be better expressed in a logarith-
mic scale, that is as a fraction of semitones. To do this,
pitch value of a vertex is expressed as the corresponding
index in the logarithmically spaced grid used for pitch
salience computation1. Then, this can be converted to
a similarity value sf0(vi, vj) ∈ (0, 1] using a Gaussian
radial basis function,

sf0(vi, vj) = e
−

d2
f0(vi,vj)

σ2
f0 (4)

where df0(vi, vj) = |f0i − f0j | stands for pitch dis-
tance and σf0 is a parameter that must be set which
defines the width of local neighborhoods. In a simi-
lar way, a similarity function can be defined that ac-
counts for salience proximity. To combine both simi-
larity functions they can be multiplied, as in [5].

Although this approach was implemented and
proved to work in several cases, the similarity measure
has some shortcomings. Pitch based similarity is not
able to discriminate contours that intersect. In this case,
salience may be useful but it also has some drawbacks.
For instance, points that are not so near in frequency
and should be grouped apart, may be brought together
by their salience similarity. This suggest the need for a
more appropriate way of combining similarity values.

A significant performance improvement was ob-
tained by combining the pitch value of the candidates
and the chirp rates provided by the FChT. The chirp
rate can be regarded as a local estimation of the pitch
change rate. Thus, the pitch value of the next point in
the contour can be predicted as

−→
f0k

i = f0k
i (1+αk

i ∆t),
where f0k

i and αk
i are the pitch and chirp rate values, i

and k are the candidate and frame indexes respectively,
and ∆t is the time interval between consecutive signal
frames. Figure 3 depicts most prominent f0 candidates
and their predictions for a short region of the example.
Note that there are some spurious peaks in the vicin-

1In which a 16th semitone division is used (192 points per octave).
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Foward predictions for each f0 candidate based on their estimated α value
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Figure 3: Forward predictions of the three most promi-
nent f0 candidates for a short interval of the example.
Although the clusters seem to emerge quite defined,
spurious peaks may mislead the grouping. This can be
improved if a backward prediction is also considered.

ity of a true pitch contour whose estimate lie close to
a member of the contour and can lead to an incorrect
grouping. A more robust similarity measure can be ob-
tained by combining mutual predictions between pitch
candidates. This is done by computing for each candi-
date also a backward prediction

←−
f0 in the same way as

before. Then, distance among two candidates vk
i and

vk+1
j is obtained by averaging distances between their

actual pitch values and their mutual predictions,

df0(v
k
i , v

k+1
j )=

1

2

�

|f0k
i−

←−
f0k+1

j |+|
−→
f0k

i−f0k+1
j |

�

(5)

Using this mutual distance measure the similarity func-
tion is defined as in Equation (4). Additionally, the
same reasoning can be extended to compute forward
and backward predictions for two or three consecutive
frames. This similarity values are used as graph weights
for candidates in their temporal proximity.

Still remains to set the value σf0, which plays the
role of determining the actual value assigned to points
in the vicinity and to outlying points. Self tunning
sigma for each pair of data points was tested based on
the distance to the k-th nearest neighbor of each point,
as proposed in [8]. This approach can handle cluster
with different scales, but applied to this particular prob-
lem it frequently grouped noisy peaks far apart from
each other. It turned out that, given the filiform shape
of clusters that are to be detected, a fixed value for σf0

was more effective. Since pitch predictions become less
reliable as the time interval grows, a more restrictive
value for σf0 is used for measuring similarity to points
at the second and third consecutive frame (reported re-
sults correspond to σ1

f0 = 0.8, σ2
f0 = 0.4).

Figures 4 and 5 show two different examples of the
local clustering, which correspond to three well-defined
clusters and two clusters with spurious peaks. An ob-
servation window of 10 signal frames is used and the
three most prominent F0gram peaks are considered. A
neighborhood of two frames on each side is used. Sim-

F0gram and f0 candidates
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Figure 4: Local clustering for a short time interval of
the audio example. Similarity matrix, eigenvalues and
eigenvectors as coordinates are depicted. Three well-
defined clusters can be identified in the data, as well as
the corresponding bands in the similarity matrix. The
multiplicity of eigenvalue zero coincides with the num-
ber of connected components. All members of a cluster
are mapped to the same point in the transformed space.

ilarity matrix is sorted according to the detected clus-
ters, producing a sparse band diagonal matrix, where
clusters can be visually identified as continuous bands.

F0gram and f0 candidates
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Figure 5: Local clustering example with two true pitch
contours and several spurious peaks. The two corre-
sponding bands in the similarity matrix can be appre-
ciated. Multiplicity of eigenvalue zero not only indi-
cates the relevant connected components but also iso-
lated points. The true contours are correctly identified
by the algorithm and spurious peaks tend to be isolated.

4.3 Number of clusters determination

Automatically determining the number of clusters
is a difficult problem and several methods have been
proposed for this task [7]. A method devised for spec-
tral clustering is the eigengap heuristic [6]. The goal
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is to choose the number k such that all eigenvalues
λ1, . . . , λk are very small, but λk+1 is relatively large.
Among the various justifications for this procedure, it
can be noticed that in the ideal case of k completely
disconnected components, the graph Laplacian has as
many eigenvalues zero as there are connected compo-
nents, and then there is a gap to the next eigenvalue.

This heuristic was implemented, but it sometimes
failed to detect the correct number of cluster (e.g. when
clusters are not so clear there is no well-defined gap).
The following iterative strategy gave better results. It
consist in firstly estimating the number of connected
components using the multiplicity of eigenvalue zero
by means of a restrictive threshold. Then, the com-
pactness of the obtained clusters is evaluated. To do
this, different measures were tested and a threshold on
the sum of distances to the centroid in the transformed
space was selected. As mentioned before, in case of
completely separeted connected components all mem-
bers of the same cluster are mapped to a single point in
the transformed space. For this reason, the detection of
poor quality clusters showed not to be too sensitive to
the actual value used for thresholding. Each of the not
compact clusters is further divided until all the obtained
clusters conform to the threshold. This is done repeat-
edly by running k-means only to points in the cluster,
starting with k = 2 for a bipartition and incrementing
the number of desired clusters until the stop condition
is met. This strategy tends to isolate each spurious peak
as a single cluster (see Figure 5), what in turn favours
to ignore them in the formation of pitch contours.

4.4 Filtering simultaneous members

Despite of the introduction of cannot-link con-
strains some clusters can occasionally contain more
than one member at the same time instant. The best
f0 candidate can be selected based on pitch distance to
their neighbors. This approach was explored but diffi-
culties were encountered for some particular cases. For
instance, when a contour gradually vanishes F0gram
peaks are less prominent, their pitch change rate esti-
mate is less reliable and spurious peaks appear in the
nearby region. Therefore, under the assumption of slow
variation of contour parameters, salience similarity was
introduced as another source of information. To do this,
the most prominent peak of the cluster is identified and
the cluster is traversed in time from this point in both
directions, selecting those candidates whose salience is
closest to the already validated neighbors.

4.5 Formation of pitch contours

The above described local clustering of f0 candi-
dates has to be extended to form pitch contours. In-
creasing the length of the observation window showed
not to be the most appropriate option. The complexity
of the clustering is increased for longer windows, since
a higher number of clusters inevitably arise mainly be-
cause of spurious peaks. Additionally, computational

burden grows exponentially with the number of graph
vertices. Thus, an observation window of 10 signal
frames was used in the reported simulations (∼ 60 ms).

Neighboring clusters in time can be identified based
on the similarity among their members. A straightfor-
ward way to to this is by performing local clustering
on overlapped observation windows and then grouping
clusters that share elements. Figure 6 shows the clus-
tering obtained using half overlapped observation win-
dows for the two previously introduced examples.
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Figure 6: Examples of clustering using half overlapped
observation windows. The pitch contours are correctly
continued since several of their members are shared.

5 RESULTS AND DISCUSSION

The contours obtained by applying the proposed
algorithm to the example audio excerpt are depicted
in Figure 7. The three most prominent peaks of the
F0gram are considered for pitch tracking. Several is-
sues can be noted from these results. Firstly, the main
contours present are correctly identified, without the
appearance of spurious detections when no harmonic
sound is present (e.g. around t = 1.0 s). The example
shows that many sound sources can be tracked simul-
taneously with this approach. No assumption is made
on the number of simultaneous sources, which is only
limited by the number of pitch candidates considered.
The total number of contours and concurrent voices at
each time interval is derived from the data.

It can also be seen that the third voice of the second
note (approximately at t = 1.0− 2.0 s) is only partially
identified by two discontinued portions. Because of the
low prominence of this contour some of the pitch candi-
dates appear as secondary peaks of the more prominent
sources. This situation can be improved by increasing
the number of prominent peaks considered.

Apart from that, there are the three short length con-
tours detected at interval t = 2.1−2.5 s that seem to be
spurious. However, when carefully inspecting the au-
dio file it turned out that they correspond to harmonic
sounds from the accompaniment. Although this con-
tours have a very low salience they are validated be-
cause of their structure. It depends on the particular
problem where this algorithm finds application if these
contours may be better filtered out based on salience.
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Pitch contours
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Figure 7: Pitch contours for the audio example obtained by considering the three most prominent F0gram peaks.

A melody detection evaluation was conducted
following a procedure similar to the one ap-
plied in [1]. The vocal files of the 2004-2005
MIREX melody extraction test set were considered,
which is a publicly labeled database available from
http://www.music-ir.org/mirex/. It comprises
21 music excerpts for a total duration of 8 minutes.

The three most prominent F0gram peaks were se-
lected as pitch candidates to form contours using the
herein described algorithm. All the identified pitch con-
tours were considered as main melody candidates and
the ones that better match the labels were used to asses
performance. Only those frames for which the melody
was present according to the labels were taken into ac-
count to compute the evaluation measure according to,

score(f0)=min{1, max{0, (tolM− ∆f0)/(tolM− tolm)}}

where ∆f0 = 100|f0−fgt
0 |/fgt

0 is the relative error be-
tween the pitch contour value and the ground truth, and
the tolerances tolM and tolm correspond to 3% and 1%
respectively. This represents a strict soft thresholding.

The performance obtained in this way is compared
to an equivalent evaluation that considers F0gram peaks
as main melody estimates without performing any type
of grouping into contours (as reported in [1]). Group-
ing the F0gram peaks into contours involves the de-
termination of where does a contour starts and when
does it ends, necessarily leaving some time intervals
without melody estimation. This is avoided when iso-
lated F0gram peaks are considered as main melody es-
timates, since for every melody labeled frame there is
always a pitch estimation. Therefore, this performance
measure can be considered as a best possible reference.

Results of the evaluation are presented in table 1.
Two different values are reported for the pitch contours
formation corresponding to a single run of the k-means
algorithm and 10 repetitions. When the clusters in the
transformed space are not well defined the k-means al-
gorithm can get stuck in a local minima. This can be
improved if several executions are performed but with
different set of initial cluster centroid positions and the

best performing solution is returned (i.e. lowest cen-
troid distances). It can be noticed that the k-means rep-
etition consistently gives a slight performance increase.

In addition, precision and recall values are reported.
Precision is computed as the mean score value of the es-
timations within the 3% threshold. Remaining frames
are considered not recalled items, as well as melody la-
beled frames for which there is no pitch contour.

When visually inspecting the results for individual
files it turned out that most melody labeled regions for
which there were no estimated contours correspond to
low salience portions of the F0gram (for instance, when
a note vanishes). It seems that labels are produced from
monophonic files containing only the vocal melody and
when mixed into a polyphonic track some regions are
masked by the accompaniment. Figure 8 shows a de-
tail of the current example where this situation can be
appreciated. In order to take this into account the evalu-
ation was repeated but ignoring low prominent melody
frames. To do this a salience estimation was obtained
for each labeled frame by interpolating the F0gram val-
ues. Then a global threshold was applied to discard
those frames whose salience was below 30% of the
F0gram maximum value (26% of the total frames).

Table 1: Results for the melody detection evaluation.
The pitch contours are obtained from the three most
prominent f0 candidates. An evaluation using F0gram
peaks (1st to 3rd) without tracking is also reported.

F0gram no salience threshold 30% salience threshold
peaks score precision recall score precision recall

1 83.38 96.93 86.03 97.22 99.01 98.19
1-2 88.24 97.59 90.42 99.20 99.59 99.61
1-3 90.33 97.91 92.26 99.61 99.74 99.87

Pitch no salience threshold 30% salience threshold
contours score precision recall score precision recall

1 k-means 81.99 90.37 84.77 96.69 98.27 97.63
10 k-means 83.21 90.38 85.53 97.20 98.40 98.15

frames 100% 74%

The performance of the pitch contours formation
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Figure 8: Some melody labeled regions of the example
exhibit a very low salience (2.5-2.6 and 3.0-3.1 s).

by itself is quite encouraging. However, it decreases
considerably compared to the values obtained before
grouping F0gram peaks. The gap is reduced by restrict-
ing the evaluation to the most prominent peaks, which
seems to confirm that low salience regions are trouble-
some for the algorithm. Visually inspecting the estima-
tions for individual files gives the idea that most pitch
contours are correctly identified. However, the evalu-
ation results indicate the algorithm seems not to take
full advantage of the information given by the F0gram
peaks. Blindly relying on estimated α values no matter
their corresponding salience is probably the most im-
portant shortcoming of the proposed algorithm.

6 CONCLUSIONS AND FUTURE WORK

In this work a novel way of performing pitch track-
ing by means of clustering local f0 candidates is de-
scribed. The technique is based on an existing pitch
salience representation called F0gram suited for poly-
phonic music [1]. This makes use of the Fan Chirp
Transform which can produce precise representation of
non stationary sound sources like singing voice.

The grouping is performed by applying a Spectral
Clustering method since it can handle filiform shapes
such as pitch contours. The similarity measure pro-
posed takes advantage of the pitch change rate estimate
provided by the FChT based F0gram. The determina-
tion of the number of clusters is tackled by an iterative
approach, where the number of connected components
is taken as an initial estimate and not compact enough
clusters are further divided into an increasing number
of groups. This strategy tends to isolate each spurious
peak in a single cluster, what in turn favours to ignore
them in the formation of pitch contours. Clustering is
carried out for overlapped observation windows of a
few hundred milliseconds and clusters from different
time windows are linked if they share elements. In this
way, groups that exhibit a coherent geometric structure
emerge as pitch contours while the others are discarded.

The clustering approach to the tracking problem
seems appealing because the solution involves the joint
optimization of all the pitch contours present in a given
time interval. Therefore, many sound sources can be
tracked simultaneously and the number of contours
and simultaneous sources can be automatically derived
from the data. This differs from most classical multiple

f0 tracking techniques in which each source is tracked
in turn. In addition, the algorithm is unsupervised and
relies on a few set of parameters. The influence of each
parameter has not been fully assessed and the determi-
nation of optimal values will be tackled in future work.
Preliminary results indicate that performance is not too
sensitive to a particular configuration of some of them
(e.g. number of candidates, k-means repetitions), but
as it would be expected the values for σf0 have to be
set with more care. It is important to notice that the
algorithm has low computational cost given that effi-
cient algorithms exists for solving generalized eigen-
vector problems as well as for the k-means step.

Results of a melody detection evaluation indicate
the introduced technique is promising for pitch track-
ing and can effectively distinguish most singing voice
pitch contours. There is some room for improvement
and the main shortcomings will be tackled in our future
work. In particular, other sources of information should
be included in the similarity measure in order to take
full advantage of the local pitch candidates. The esti-
mation of the pitch change rate is less reliable for low
salience peaks. This could be taken into account when
computing similarity, for example by adjusting the σf0

value in accordance with the salience of the candidate.
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DUETO comprises a singing voice synthesis module, a real time interactive gestural control and an evolutionary 
composition model emulating the Tintinnabulation technique created by the Estonian composer Arvo Pärt. The 
synthesis module is a variant of a linear source-filter model for singing voice. DUETO singing duets are 
generated in real time concatenating spectral shapes of vowels using an Interactive Genetic Algorithm (IGA) 
and the performer’s gestural control via the Nintendo Wiimote Interface. 

1. INTRODUCTION 

DUETO development is in line with recent research on 
computer music, interactive performance and design of 
digital instruments for live performances [1][2][3]. It was 
implemented assembling an evolutionary algorithmic 
composition, a computer based synthesis and a gestural 
interface. The algorithmic composition is based on the 
Tintinnabulation technique of Arvo Pärt, described in 
[4][5]. The evolutionary model is an application of genetic 
algorithms [6][7][8]. There are studies on how 
evolutionary methods suited computer generated images 
[9][10] and on creative evolutionary systems [11]. There 
are also systems developed for music composition and 
improvisation [12][13].  

In DUETO, the genetic algorithm interacts with the 
user. It is called in literature Interactive Genetic Algorithm 
(IGA) or Human-Based Genetic Algorithm (HBGA)[14]. It 
uses human arbitrariness to guide the computer generated 
synthetic evolution [15]. 

Nowadays, methods for singing voice are related to 
three approaches mainly: 1) Physical Model, based on 
modelling of voice production mechanisms; 2) Spectral 
Model, based on modelling the acoustic properties and 
hearing perception of voice utterance; 3) Concatenative 

Synthesis, in which the voice sound is learned directly from 
recorded samples and the samples are sequenced and/or 
modified to produce the synthesis [16][17][18]. 

In order to emulate the vocal tract, considering the 
resonance of vowels, we created a database of smoothed 
spectral shapes that were extracted from recordings of two 
female voices. DUETO is a software synthesizer similar to 
other spectral information methods such as: Linear 
Predictive Coding [19], FOF  (Fomant d’ Onde 
Formatique) [20], EpR Model (Excitation plus Resonance) 
[21].  

2. COMPOSITION MODEL 

Suiting our generative model we studied a vocal 
composition method called Tintinnabulation created by the 
Estonian composer Arvo Pärt. This technique was deeply 
influenced by medieval music and Gregorian Chant. 
Consequently, the melodic structure of Pärt’s music is 
based on the use of Greek modes. 

The Greek Modes can be described by pattern of 
musical intervals between adjacent notes. The pattern of 
the first Greek mode, called Ionian, is expressed by the set 
S={2,2,1,2,2,2,1}, in which the numerical values describe 
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the amount of halftones between two adjacent notes1. The 
other modes (Dorian, Phrygian, Lydian, Mixolydian, 
Aeolian and Locrian) are obtained by rotating the pattern 
in the set S. In the next sub-section, this rotation process is 
presented in the matrix S7x7

The Tintinnabulation term used by Arvo Pärt is a Latin 
expression for the sound produced by little bells. Pärt uses 
triad chord as sound of little bells. Thus he called 
tintinnabulation a technique for triad’s voice-leading in 
vocal pieces [22].  

Triads are chords composed of three notes. Given the jth

note of a Greek mode, denoted by pj, a triad is described 
here by the following set: 

T = {p j , p j +2, p j +4}       (1)
Two voices are generated with the Tintinnabulation

technique: 1) one moving stepwise from and to a central 
note is called M-voice, 2) another constructed only with 
notes of a triad is called T-voice.  

Frequently Pärt uses another voice called Drone that is 
a low pitch note sounding throughout most or all of a 
musical piece. A Drone produces long time resonances of 
the mode/scale fundamental note. In DUETO, we 
implemented the Drone as a synthetic male voice 
producing low frequency singing vowels.  

The next sub-sections present a formal description of 
the algorithmic composition model related to Arvo Pärt’s 
composition system.

2.1 Greek Modes Model 

In order to establish a relationship between a given 
drone note and a Greek mode we defined a matrix S7x7. 
Each row of S corresponds to a rotation of the first row. 
The Smk k=1,2…7, elements of mth row of matrix S, are the 
intervals of the mth Greek mode.  

S =

2 2 1 2 2 2 1
2 1 2 2 2 1 2
1 2 2 2 1 2 2
2 2 2 1 2 2 1
2 2 1 2 2 1 2
2 1 2 2 1 2 2
1 2 2 1 2 2 2

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Given a Drone note N represented by a MIDI Note 
Number, it is simple to construct a Greek mode associating 
elements of S7x7 to N.  The notes of the mode are obtained 
by 

pk+1
m = pk

m + Smk    (2) 

where Smk ∈ S7×7  with 1 ≤ k ≤ 7 and 1 ≤ m ≤ 7. 

Parameter m is input by the user and p0
m = N  is the 

Drone note in MIDI Note Number value. 

2.2 Melodic Algorithm: M-voice 

M-voice stepwise patterns are obtained by sequencing 
adjacent notes of a given mode. Pärt defined four 
possibilities [4][5]: a) ascending pattern, from I to V note 
                                                
1 Here we use the Chromatic Scale with twelve notes in an octave 

and the minimum interval between two adjacent notes is a 
halftone = 1.  

of the mode, b) descending, from I to IV note, c) 
descending, from V to I note and d) ascending, from IV to I 
note. Our melodic algorithmic uses four index functions to 
generate the stepwise patterns used by Pärt.  

In order to generate these four melodic patterns, we 
define four index functions f i( j) : A → P  with 
A={0,1,2,3,4} and P = {p0, p1,..., p7} constructed 
using Eq. 2, 1 ≤ i ≤ 4  and 0 ≤ j ≤ 4 as follows:

f1( j) = p j

)7(2 )( jpjf −=
f3( j) = p(5− j )

f4 ( j) = p(4 + j )           (3)

In order to construct M-voice MIDI note patterns 
M a = {m1

a ,m2
a ,...,mb

a}, we define a melodic 
chromosome or melodic control pair g=(a,b) with 
1 ≤ a ≤ 4  and 0 ≤ b ≤ 4. The elements m j

a  are 
calculated as follows: 
            m j

a = fa ( j) −12((a −1)mod2)     (4)

with fa( j) defined in Eq. 3  and 0 ≤ j ≤ b.   

2.3 Harmonic Algorithm: T-voice 

The T-voice is generated using a single triad and the M-
voice pattern as note reference. The triad set pattern T 
defined in Eq. 1 can be constructed using a fundamental 
note p0 ∈ P  generated with Eq.2. In this way, a triad 
related to the fundamental note is given by  

T = {p0, p2, p4}        (5)

After defining the fundamental triad, the next control 
parameter of T-voice is the layer position L={1,2,3} where 
1 means superior position, 2 inferior and 3 alternate.   

Given the melodic control pair g(a,b) (see Eq. 4) the T-
voice pattern denoted T = {t1

a ,t2
a,..., tb

a} is generated 
by: 

t j
a = h( j) −12((a −1)mod2)      (6)

     
where 0 ≤ j ≤ b and h( j) : A → P is defined below.     

when layer position L=1 
If (j=0 or j=1) then h(j)= p2 
If (j=2 or j=3) then h(j)=p4 
If j=4 then h(j)=p0 
 
when layer position L=2 
If (j=0 or j=1) then h(j)=p4 
If (j=2 or j=3) then h(j)=p0 
If j=4 then h(j)= p2 
 
when layer position L=3 
If (j=0 or j=1) then h(j)= p(RND (2,4)) 
If (j=2 or j=3) then h(j)= p(RND(0, 4)) 
If j=4 then h(j)= p(RND(0,4)) 

where RND(x, y) denotes a random choice between x or y. 
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2.4 Rhythmic Algorithm 

The rhythmic algorithm is interactive and it uses a 
pattern selected by the computer and a looping procedure. 
While the user controls changes on tempo, the computer, 
using genetic operations, selects a set of pre-defined 
pattern of numbers. This pattern is looped until another one 
is chosen by the computer.  

Given a tempo t input by the user and a set 
R = {r1,r2,...rn} selected by the computer with n
elements, the sequence of durations looped by the 
algorithm is: 

S = {t.r1, t.r2....t.rn}     (7)

2.5 Duet Note Event 

Finally, we call Duet Note Event (DNE), denoted by 
E(j,a), a quadruple of two notes and two durations 
automatically generated by the computer. Given the 
melodic chromosome g(a,b) the DNE is expressed by
E( j,a) = (m j

a ,t.rj ,t j
a ,t.rj )   with  0 ≤ j ≤ b  (8)

where m j
a  is defined in Eq. 4, t j

a  in Eq. 6 and t.rj  in 
Eq. 7 where t and m are tempo input by the user. 

3. GENETIC ALGORITHM MODEL 

DUETO is an interactive system that generates patterns 
according to genetic operations and user’s input. It is a 
semi-automatic decision system in which man and machine 
collaborate to each other. It generates note patterns based 
on an algorithmic and evolutionary model that is not 
completely strict to pre-defined rules.  

3.1 Population of Control Parameters 

We define a population as a matrix Dn×m where n, that 
is the number of rows, is the number of individuals in the 
population. Each row of D is a list of m control parameters. 
Particularly, in the implementation presented here, m=8.

We start with an initial population D(0) and then we 
iteratively construct a sequence of j generations of that 
initial population. It is given by D(1), D(2),…, D(j) where the 
jth generation is a matrix defined as  

D j =

d1

d2

.....

.....
dn

 

 

 
 
 
 
 
 

 

 

 
 
 
 
 
 

      

where each row is a chromosome with eight parameters: 
  dk = (gk,ak ,bk,mrk,trk,mvk ,tvk, fk )    (9)

Where gk is the Greek mode, ak and bk is the melodic 
control pair, 0 ≤ mrk,trk ≤ 7are the durations for the 
M-voice and T-voice respectively, 0 ≤ mvk,tvk ≤ 7 are 
the vowels indexes for M-voice and T-voice respectively 
and 0 ≤ fk ≤1 is the fitness evaluation the 
individual dk .

It is possible also to define de best individual of D(j). 
It is denoted by: 

d j
* = max( fk ) for 1 ≤ k ≤ m     (10)

3.2 Reproduction Process 

Reproduction process consists of renewing completely 
the population applying crossover and mutation over all 
individuals.  

3.2.1 Crossover  

Given two individuals dp  and dq  that are randomly 
chosen in the population and a crossover rate α, with 0 ≤ α
≤ 1, all individuals are renewed in pairs as follows: 

dp = α .dq + (1−α).dp                 (11)

with 1 ≤ p,q ≤ n  and the crossover is applied to eight 
parameters of each individual and this is a convex 
combination of dp and dq. 

3.2.2 Mutation 

Given the j-th matrix D(j) with n rows or individuals and 
a mutation rate 0 ≤ ß ≤ 1 , we choose by random (β*n) 
rows in the matrix D(j), mutation is assigning a random 
number for each one of the 8 parameters of an individual. 
Only fk=0.0 is assigned by definition. 

3.3 Selection, Reproduction and Feedback 

DUETO works in an IGA manner and therefore the user 
commands selection of a new individual and the 
reproduction process. Two buttons from the Wiimote 
interface are used to interfere in the genetic cycle: buttonA
makes the computer selects the best individual and operate 
reproduction (first mutation and after crossover are applied 
over the population);  buttonB feedbacks the last selected 
individual in the population and after that only crossover is 
applied over the population.  The individual dk feedback by 
the user receives fitness score fk=1.0 and mutated 
individuals receive fitness score fk=0.0 (zero). 

Fitness is affect by the performer’s feedback that 
reinforces a direction in the search space. In oposition, 
mutation assigns random values to all individual 
cromossoms and it induces new directions in the search 
space (see figure 1). 

FIGURE 1– DIAGRAM OF THE INTERACTIVE GENETIC 
ALGORITHM (IGA) IMPLEMENTED IN DUETO.  

3.4 Genetic Parametric Assignment

The rhythmic duration pattern, synthesis parameters, 
frequency of the excitation signal and the vowel spectral 
formant, are controlled automatically by the IGA in real 
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time. The rhythmic pattern pair (mrk,trk), melodic control 
pair (ak,bk) and Greek mode (gk) are determined by the 
chromosome of the best individual (see 3.1) that is  
selected according to Eq. 10. Using the best individual 
parameters, new duration values are selected, see 2.4, and a 
new pitch is generated, see 2.2 and 2.3. After these, new 
values are sent to the synthesis module to control the 
frequency of the excitation signal of the two synthetic 
voices: M-voice and T-voice. Finally, the pair (mvk, tvk )
determines the vowel spectral formants of them.  

4. SYNTHESIS METHOD 

We adopted a formant synthesis method based on source-
filter decomposition. First, we extract formant spectral 
envelopes from recorded voice samples by a decovolution 
process, applying a cepstral filtering (see an introduction in 
[19]). Then, we use the spectral data to re-synthesis by 
convolution in the frequency domain with an excitation 
signal. 

Assuming a model for representing the vocal sound 
production as a linear source-filter model, it is possible to 
separate the spectral components related to the excitation 
signal produced by the vocal chords from the spectral 
components related to the resonance of the vocal tract  
(formant characteristics) by a filtering process in the 
cepstral domain. 
In the time domain, the excitation signal x(t)  is 
convoluted with the vocal tract impulse response system 
h(t) . 

y(t) = x(t)* h(t)                     (12) 

Analysing y(t)  in the frequency domain, operating a 
Fourier Transform, the spectrum of the excitation signal 
X( f ) is multiplied by the frequency response of the 

vocal tract H( f ) .  

Y( f ) = X( f ) × H( f )           (13)

X( f ) and H( f )  can be separated by a simple 
subtractive operation if switched from Y( f ) to  
log(Y( f )) : 

log(Y( f )) = log(X( f )) + log(H( f ))    (14)  

Knowing that log(Y( f )) is the sum of fast periodic 
functions caused by the excitation signal and slow periodic 
functions caused by the resonance of the vocal tract, we 
treat the spectral shape’s periodicity as it was a function of 
time and apply the Fourier Transform to separate its rapid 
components (the higher cepstral bins) from the slow 
components (the lower cepstral bins) in the cepstral 
domain.  
Finally, the high cepstral bins are filtered out and the signal 
is converted again to the spectral domain and operated an 
exponentiation to rescaling the spectrum. The results, in a 
smoothed spectral shape, are related to the frequency 
response of the vocal tract filter. 

FIGURE 2 - SCHEMA OF THE SPECTRAL DECONVOLUTION 
PROCESS BY FILTERING IN THE CEPSTRAL DOMAIN. 

In order to find a model for the vocal tract filters we 
created a database of spectral shapes extracted from 
recordings of two females voices singing eight vowels, see 
Table 4. 

We recorded both voices singing each vowel in the 
same pitch and after this process was repeated for other 
pitches. Expressed in MIDI Note Numbers the pitches were 
53, 57, 60, 65, 69 and 72.  Finally, based on the idea that 
“the vocal cord or glottis signal is rather constant in shape 
and that this shape is roughly triangular” [19] we window 
our excitation with a bell-shape like signal and convolve all 
spectral shape in the database with that bell-shape 
excitation to obtain a synthesised vocal sound.  

5. Performance Controls 

A graphic user interface (GUI) (see Figure 3), a Wii 
Nintendo remote-control and the performer’s voice are the 
interactive real time control of our system. DUETO was 
developed in Pure Data and the Bluetooth port was used to 
establish communication with the wiimote interface 
through the OSC protocol. The wiimote and its accessory, 
the nunchuck, are used in DUETO as gestural control. 
They embed a three-dimensional accelerometer that 
retrieves acceleration parameters for the three coordinates 
of space, in real-time and transmits these data wirelessly – 
via Bluetooth.   

FIGURE 3 – GRAPHIC USER INTERFACE OF DUETO 

The gestural control of DUETO consists of seven 
control buttons of the Wiimote [A, B, minus, home, plus, 
1, 2] and buttons [Z, C] of the Nunchuck. Continuous data 
produced by the [Pitch, Roll] parameters and the joystick 
of the Nunchuk is used in combination with the buttons 
(see Table 1 and Table 2).  
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A B minus, 
home, 
plus 

1 2 

genetic 
selection 

genetic 
feedback 

select 
volume  

on/off 
tracking 

on/off 
drone 

Pitch Roll 
fund. frequency volume  

TABLE 1. CONTROLLERS OF THE WIIMOTE INTERFACE 

The gesture control of DUETO works in pairs: a button 
selects a parameter and the Pitch or Roll changes its value. 
In Table 2, minus, home, plus are selection buttons. They 
control volume of the performer’s voice, the synthetic 
voices and the drone respectively. While one of these three 
buttons is hold, the value from the Roll is used to change 
the volume of the selected signal. The Z button and the 
nunchuk Pitch parameter are used to change tempo and the 
C button and the nunchuk Roll parameter are used to 
change the vowels formants of the drone voice. The vibrato 
frequency and its depth are controlled by the joystick x and 
y respectively. 

Z C 
Select tempo  control Select Drone vowels 

control 
Pitch Roll Joy-x Joy-y 
tempo Drone 

vowels 
Freq. 

Vibrato 
Depth 

Vibrato 
TABLE 2. CONTROLLERS OF THE NUNCHUK INTERFACE 

6. RESULTS AND EVALUATION 

Our objective here is to simulate the real time behaviour 
of DUETO without direct human interaction, evaluate how 
the genetic algorithm controls the synthesis machine and 
the effect of this mechanism on the synthetic voice M-
voice and T-voice. 

The used presets are: a) fundamental pitch: 60 MIDI 
Note Number, b) vibrato frequency: 6 Hz, c) depth: 1/8 of 
tone, d) tempo: 500 ms, e) duration of each simulation: 60 
seconds, f) population: 20 individuals and the sound output 
of the M-voice and T-voice were recorded separately. 
Every 5 seconds selection was automatic applied over the 
population and feed was programmed to operate every 7 
seconds. We run two simulations as presented in Table 3.  

# Alfa Beta Feed 
1 0.5 0.1 Off 
2 0.5 0.1 On 

Table 3. Parameters of two simulations 

6.1 Evaluation of the Genetic Algorithm 

In simulation #1 (solid line plot in Figure 4) only two 
individuals (10% of the population) were mutated and the 
crossover rate was 50%. In simulation #2 (dash line plot in 
Figure 4) reproduction and mutation rates were maintained 
and every 7 seconds feedback was applied in order to 
simulate reinforcement. 

Two plots in Figure 4 describe the evolution of the best 
individual d*

k. It is possible observed that the number of 
different best individuals changes from 7 in simulation #1 
to 10 in simulation #2 and the distribution of individuals is 
more homogenous in simulation #2.

FIGURE 4 – GRAPHIC OF THE 2 SIMULATIONS TOGETHER. 
SOLID LINE IS SIMULATION #1 AND DASH LINE IS 
SIMULATION #2. THE Y-AXIS IS THE BEST INDIVIDUAL AND X-
AXIS IS TIME FROM 0 TO 60 SECONDS. 

The distribution of individuals in simulation #1 is 
presented in Figure 5: [(2,2),(4,3),(5,5),(6,2),(9,1),(17,4),(20,2)].  

In the second simulation the computer chose 10 
different individuals and the distribution is  
[(1,1),(2,1),(3,4),(7,1),(8,1),(9,1),(11,1),(15,1),(17,2),(20,6)] as 
presented in Figure 6. 

FIGURE 5 – SIMULATION #1, DISTRIBUTION OF INDIVIDUALS. 

FIGURE 6 – SIMULATION #2, DISTRIBUTION OF INDIVIDUALS. 

6.2 Synthesis Evaluation 

It is possible now to compare the evolution of the 
genetic algorithm with the synthetic voices. As defined in 
3.1, the population matrix is 
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where each row contains the following array: 

dk = (gk,ak ,bk,mrk,trk,mvk ,tvk, fk ) .  

As already said, we generated synthetic voices using a 
database of two female voices recordings. Table 4 presents 
the vowels associated to eight samples. The first set of 
spectral formants, used to synthesize the M-voice, was 
produced on pitch = 60. The second set, used in the T-
voice, was produced with another female voice for pitch = 
65.  

1 2 3 4 5 6 7 8 
[a] [æ] [e] [ε] [ɘɘɘɘ ] [o] [i] [u] 

TABLE 4. ARRAY OF SPECTRAL FORMANTS IN THE VOWEL 
DATABASE USED IN DUETO. 

In the next 4 graphics we describe how the genetic 
algorithm controlled evolution of the pair (mvk, tvk ) that 
concatenates vowel spectral shapes in real time. In 
simulation #1, presented in Figures 7 and 8, we observed 
that the computer produced a variation around vowels [3,4] 
respectively [e] and [ε].  

In simulation #2, reproduction rates were maintained 
and feedback was performed every 7 seconds. Therefore 
crossover was applied over the population more 
frequently. The observed result showed that the vowels 
were confined to a region between [3,4,5] respectively [e], 
[ε] and  [ɘɘɘɘ ] as showed in Figures 9 and 10.

With these results it was possible to observe: the genetic 
algorithm influences voice synthesis according to the 
evolution of the individuals in the population, and the 
emulation of performer’s feedback drives the synthesis 
producing a homogenous spread over the population, as 
observed in simulation #2.  

FIGURE 7– EVOLUTION OF VOWELS IN SIMULATION #1. 

FIGURE 8 – SPECTROGRAM OF SIMULATION #1. 

FIGURE 9– EVOLUTION OF VOWELS IN SIMULATION #2.

FIGURE 10 – SPECTROGRAM OF SIMULATION #2.   

7. CONCLUSION 

This article presents an interactive computer system to 
generate synthetic duets. It is a semi-automatic decision 
system in which an interactive genetic algorithm (IGA) 
controls two synthetic voices in real time.  DUETO is a 
hybrid system combining human selection to computer 
automatic evolution. 

On one hand the development of singing voice 
synthesis has improved in the last years and nowadays it is 
possible to encapsulate synthesis processes in real time 
programming language such as MAX/MSP or Pure Data. 
On the other hand, it is still a need for expressiveness in 
voice synthesis, and also there still is a search for 
composition algorithms to create synthetic singing music.  

Finally, our contribution on this paper combines three 
aspects: a) a simple gesture interface to control in real time 
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synthesis of singing duets, b) an algorithmic model for 
generating vocal music with computers and c) an 
evolutionary model to evolve the synthesis according to 
performer’s interaction. 
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RESUMO
A redução de ruı́do em sinais com AWGN pode ser feita pela aproximação por uma versão suavizada.
Num domı́nio transformado, pode-se obter tal aproximação pela modificação de coeficientes, a exemplo
da função Soft empregada para sinais suaves por trechos, que não é o caso da voz. Este trabalho inova
ao estudar como obter funções especializadas na modificação de coeficientes de voz. Por meio de uma
abordagem variacional, são propostas funções (LogSoft e SoftSoft) que obedecem a um compromisso
entre medidas relacionadas com a percepção auditiva. Simulações constatam que a SoftSoft resulta em
menor distorção log-espectral do que a Soft convencional.

0 INTRODUÇÃO

Em muitos sistemas de comunicação e aplicações
multimı́dia, o sinal de voz apresenta contaminação por
ruı́do que pode ser modelado como AWGN (additive
white gaussian noise). Pode-se aprimorar o desem-
penho destes sistemas por meio de técnicas de redução
de ruı́do e de melhoria de sinais de voz. Como
o AWGN não é correlacionado com o processo es-
tocástico que representa o sinal de voz e possui den-
sidade espectral de potência plana, uma das primeiras
técnicas usadas foi a subtração espectral [1, p.333].
Nesta técnica, uma estimativa do espectro do ruı́do é

subtraı́da do espectro do sinal. Posteriormente, foram
consideradas outras formas de modificação dos coefi-
cientes transformados do sinal ruidoso com a finali-
dade de obter um espectro com menos componentes de
ruı́do. Dada a relativa insensibilidade de sinais de voz
face a modificações de fase [1, p.336], pode-se con-
siderar apenas a modificação da magnitude dos coefi-
cientes. Neste trabalho, empregam-se os coeficientes
reais providos pela DCT (discrete cosine transform),
uma vez que o uso da FFT ou de outra transformada
complexa não traria benefı́cio significativo. Deve-se
comentar que o emprego transformadas mais sofisti-
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cadas, como o uso de lapped orthogonal transforms ou
de wavelets foi averiguado, tendo-se constatado que po-
dem promover alguns melhoramentos adicionais como
a eliminação de pequenos estalos (clicks) devido ao pro-
cessamento em blocos, além de uma representação com
menor número de coeficientes.

Este trabalho tem como finalidade investigar o
uso de funções de limiar (thresholding functions) para
redução de ruı́do em sinais de voz. As funções de limiar
mais conhecidas são as funções Soft e Hard [2], ini-
cialmente, concebidas para selecionar coeficientes de
uma transformada wavelet, mas que também podem
ser aplicadas aos coeficientes de outras transformadas.
Normalmente, o sinal reconstruı́do usando apenas coe-
ficientes selecionados por essas funções fornece uma
aproximação (ou “outra versão do sinal”) que pode ter
interesse prático. Por exemplo, no caso de aplicações
de compressão, há interesse numa aproximação que
tenha poucos componentes, ou seja, poucos coeficien-
tes transformados. Já no caso de redução de ruı́do, o
número de coeficientes não é importante, sendo espe-
rado um sinal aproximado que contenha menos ruı́do,
podendo o resultado ser adotado como uma estimativa
do sinal original.

Neste trabalho, a redução de ruı́do num sinal
de voz corrompido por AWGN é obtida aplicando-se
funções de limiar aos coeficientes DCT. Inicialmente,
na Seção 1, é detalhado o processamento em blocos
aqui empregado e, ainda, são apresentadas algumas
funções de limiar existentes, concebidas para diversas
aplicações, mas que podem eventualmente ser usadas
para redução de ruı́do em sinais de voz. Na Seção 2,
apresenta-se uma abordagem variacional para se obter
uma dada função de limiar, que pode ser vista como o
funcional que minimiza a relação de compromisso en-
tre a fidelidade (preservação de coeficientes) e a suavi-
dade (redução de coeficientes) do resultado. A classe
de aproximações provida por uma função de limiar de-
pende de como esse compromisso é expresso matema-
ticamente. Neste ponto, inova-se ao propor funções de
limiar especializadas na redução de ruı́do e melhoria
de sinais de voz. Por fim, na Seção 3, constata-se por
meio de simulações computacionais que o emprego da
função de limiar especializada SoftSoft fornece um re-
sultado com menor distorção do que a função conven-
cional Soft.

1 DESCRIÇÃO DO PROCESSAMENTO EM-
PREGADO

O sinal de voz pode ser considerado um processo
estocástico não estacionário. No entanto, para permi-
tir o uso de processamento no domı́nio transformado,
pode-se presumir que o mesmo é estacionário para
intervalos da ordem de 30ms de duração ([1, p.13])
e procede-se ao processamento em blocos de curta
duração. Mais especificamente, dado um trecho de voz
ruidoso y = {y (n)}N−1

n=0 , com N amostras, este é divi-

dido em M blocos, sendo cada bloco (ym) de compri-
mento K = N/M .

Em cada bloco, o sinal ruidoso é dado por ym =
sm +wm, a soma do sinal de voz (s) e do AWGN (w)
de média nula. No domı́nio transformadoDCT(ym) =
DCT(sm +wm), ou seja, Ym = Sm +Wm, na qual
a densidade espectral de potência do ruı́do é constante
e igual à sua variância σ2

w.
Para obter uma aproximação do trecho de voz

sem ruı́do (sm), neste trabalho, consideram-se apenas
funções que modificam individualmente cada um dos
coeficientes, de maneira que uma estimativa do coefici-
ente livre de ruı́do é calculada por

Ŝm [k] = gt (Ym [k]) , (1)

onde Ym [k] é o coeficiente ruidoso de ı́ndice k do m-
ésimo bloco.

Após a aplicação da função gt(.) a cada um dos coe-
ficientes ruidosos, calcula-se a transformada inversa de
cada bloco e recompõe-se o sinal com menor nı́vel de
ruı́do (̂s). A eficácia do método pode ser verificada por
audição informal e, de maneira mais objetiva, por medi-
das espectrais de distorção que refletem a qualidade psi-
coacústica da voz, como por exemplo a distorção log-
espectral (LSD, [3, p.158]), considerada mais adiante
nos resultados experimentais.1

1.1 Funções de Limiar para Modificação
de Coeficientes

Uma das primeiras funções de limiar usadas para
redução de ruı́do em sinais de voz foi a função Soft que
possui um parâmetro ajustável t para estabelecer o li-
miar de seleção dos coeficientes segundo a expressão

g
(S)
t (X) =



sgn (X) (|X| − t) , |X| > t
0, |X| ≤ t

(2)

na qual empregam-se X para representar de maneira
genérica um dado coeficiente a ser modificado e sgn (.)
é a função signum. Nesta expressão, pode-se observar
que os coeficientes com magnitude menor do que o li-
miar (t) são anulados; já aqueles acima do limiar, são
mantidos, sofrendo apenas um pequeno encolhimento.
Tal encolhimento, não introduz muita distorção no re-
sultado pois, normalmente, grande parte da energia do
sinal de voz é representada por um pequeno número
de coeficientes de grande magnitude e, além do mais,
t  Xmax (o maior coeficiente em magnitude). Even-
tualmente, para compensar esse encolhimento, pode-se
introduzir um ganho no sinal resultante para que este
tenha a mesma intensidade sonora que o sinal original,
permitindo a comparação subjetiva por ouvintes.

1Escolheu-se uma medida de distorção espectral porque os
métodos considerados atuam no domı́nio transformado. Tal escolha
possibilita determinar qual método proporciona melhor estimativa de
espectro. O uso de medidas genuı́nas de qualidade psicoacústicas
pode ser considerado numa avaliação mais geral do método quando
comparado com outras técnicas de redução de ruı́do.
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Figura 1: Funções de limiar a) Hard [2], b) Soft [2], c)
Firm (Semi-Soft) [4], d) garrote [5], e) Custom [6] e f)
Step-Garrote [7].

Na Fig. 1, são exibidas várias funções de limiar su-
geridas por diversos autores, todas semelhantes ao for-
mato da curva Soft. Deve-se ressaltar que em nenhuma
delas são preservados coeficientes de pequena magni-
tude.

2 OBTENÇÃO DAS FUNÇÕES DE LIMIAR

Uma maneira alternativa de se chegar ao conceito
de thresholding é considerar uma abordagem varia-
cional ([8] apud [9]). Neste caso, a função de limiar
g(.) é o funcional que minimiza uma relação de com-
promisso entre dois objetivos, por exemplo, uma me-
dida da fidelidade da aproximação e outra da suavi-
dade do resultado. A fidelidade, em geral, é tomada
como o erro médio quadrático; já a suavidade é mais
difı́cil de se quantificar por critérios matemáticos. De
qualquer modo, uma vez escolhidos os objetivos e fi-
xados parâmetros de compromisso, obtém-se uma dada
função de limiar.

2.1 Obtenção da função Soft
A regra Soft é o funcional que minimiza o erro

quadrático penalizado pela norma L1 do resultado [10,
p.451], isto é,

K−1
k=0


Sm [k]− Ŝm [k]

2

+ 2t
Ŝm [k]




, (3)

ou seja, para cada bloco, dados os coeficientes do sinal
sem ruı́do Sm [k] e fixado o parâmetro t, a aplicação da

regra Ŝm [k] = g
(S)
t (Ym [k]) é a solução que minimiza

(3), com relação de compromisso igual a 2t.
Neste trabalho, as funções g (.) são restritas àquelas

que modificam individualmente cada um dos coefici-
entes, por isto, a minimização de (3) pode ser feita de
maneira unidimensional. Por exemplo, para um dado
valor de coeficiente X e relação de compromisso 2t fi-
xados, o valor G que minimiza

Q1 (G) =


X

a1
− G

b1

2

+ 2t


G

b1

 , (4)

para a1 = b1 = 1, é justamente a conhecida curva Soft
com limiar t. Observe-se que, para maior generalidade,
introduziram-se as constantes a1 e b1 que podem ser
consideradas como um ganho (ou atenuação) aplicados,
respectivamente, ao coeficiente de entrada e de saı́da.
Normalmente, toma-se a1 = b1 = 1 e admite-se que o
sinal de saı́da sofra um encolhimento de amplitude.2

Na Fig. 2.a, é apresentado o resultado obtido por
minimização numérica de (4) para limiar t = 0,2 e
a1 = b1 = 1. Deve-se comentar que a variação
dos ganhos (a1, b1) permite modificar a inclinação do
trecho acima do limiar, mas ainda proporciona uma
curva com o aspecto da função Soft pois o patamar per-
manece em zero. Desta maneira, os parâmetros a1 e
b1 podem ser considerados como ajustes de ganho que
normalmente não são incluı́dos na função Soft. Esses
parâmetros podem ser usados para, por exemplo, corri-
gir as amplitudes dos coeficientes de saı́da para que o
resultado não sofra encolhimento de amplitude.

Figura 2: a) Função Soft para t = 0,2 e a1 = b1 = 1; b)
Função LogSoft para a2 = 0,13, b2 = 0,2 e c2 = 1,1;
c) Função SoftSoft para t1 = 0,1 e t2 = 0,3.

2Na realidade, pode-se multiplicar (4) por
√
a1 e obter expressão

equivalente

X − a1

b1
G
2

+ 2t√
a1

a1
b1

G
, na qual apenas a saı́da G

é afetada por um fator a1
b1

, sendo o limiar igual a t/
√
a1. Alternati-

vamente, sem perda de generalidade, poder-se-ia tomar a1 = 1. O
mesmo não ocorrerá para a função SoftSoft, definida a seguir, pois as
constantes de ganho, neste caso, estão dentro de logaritmos.
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2.2 Obtenção de função especializada
para voz

A intensidade sonora percebida pelo sistema audi-
tivo humano é mais bem descrita pelo logaritmo da
potência do sinal. Motivado por este fato, é proposto
investigar o valor G que minimiza a seguinte relação de
compromisso

Q2 (G) =


log


X

a2

− log

G

b2


2

+c2

log

G

b2


 (5)

já escrita para o caso unidimensional. A Fig. 2.b exibe
o formato da curva obtida por minimização numérica
de (5) tomando parâmetros a2 = 0,13, b2 = 0,2 e c2 =
1,1. Adicionalmente, no Apêndice I, é fornecida uma
demonstração de que o argumento G que minimiza (5)
é dado por

g
(LS)
t,a2,b2 (X) =





b2
|X|
a2

e−t sgn (X) , para |X| > a2e
t

b2 sgn (X) , para a2e−t ≤ |X| ≤ a2e
t

b2
|X|
a2

et sgn (X) , para |X| < a2e
−t

(6)
em que se empregou c2 = 2t. A nova função de limiar,
denominada LogSoft, depende de 3 parâmetros (t, a2 e
b2) sendo a altura do patamar igual ao parâmetro b2 e a
largura igual a 2a2 senh (2t).

É importante notar que como o logaritmo enfatiza
coeficientes de pequena magnitude, resulta que estes
coeficientes passam a ser considerados na composição
do resultado, como se pode observar na parte próxima
da origem da curva da Fig. 2.b. Para sinais de voz,
em geral, os coeficientes de pequena magnitude repre-
sentam sons não vocálicos que têm pouca energia mas
que, em boa parte, contribuem para a inteligibilidade
[11]. Tal caracterı́stica não é observada em nenhuma
das funções da Fig. 1, que sempre eliminam coefici-
entes abaixo de um certo limiar. Contudo, há uma
regra de thresholding, já empregada para redução de
ruı́do em sinais de voz [11], que pode ser usada como
aproximação da LogSoft com a vantagem de necessitar
do ajuste de apenas dois limiares.

2.3 Função SoftSoft especializada para
voz

A função SoftSoft introduzida em [12] é assim
chamada pois pode ser escrita pela combinação de duas
funções Soft:

g
(SS)
t1,t2 (X) = g

(S)
t2 (X) +


X − g

(S)
t1 (X)


. (7)

Na Fig. 2.c, pode-se observar que a curva SoftSoft
aproxima o formato da Fig. 2.b com a vantagem de
poder ser ajustada por apenas dois parâmetros: um li-
miar inferior (t1) e um superior (t2).

Neste trabalho, considera-se o uso da proposta Soft-
Soft, em comparação com o método Soft, para a redução
de ruı́do em sinais de voz. Pelo fato de a SoftSoft se

assemelhar à curva que minimiza de (5), espera-se que
consiga reduzir a distância quadrática entre os logarit-
mos. Para avaliar esta distância, emprega-se uma me-
dida de distorção log-espectral, a LSD.

A seguir, são apresentados resultados de simulação
computacional para ambos os métodos, sendo os
parâmetros das funções ajustados empiricamente, por
meio de técnica de otimização numérica, de maneira a
minimizar a LSD entre o resultado e o sinal sem ruı́do.
O ajuste empı́rico é possı́vel pois se supõe disponı́vel
o sinal sem ruı́do para avaliação de desempenho dos
métodos comparados.3

3 AVALIAÇÃO EXPERIMENTAL DOS

MÉTODOS Soft E SoftSoft

3.1 Base de dados de voz e medidas de
desempenho usadas

Do banco de dados de voz TIMIT [13], foi esco-
lhida uma sentença foneticamente balanceada para ser
usada como sinal original (sem ruı́do). Escolheu-se a
frase em inglês “clear pronunciation is appreciated”
falada por uma voz feminina.

Como o nı́vel de ruı́do das gravações é muito baixo,
pode-se considerar este sinal “limpo”. O sinal teve a sua
taxa de amostragem convertida para 8000 amostras/s,
que é a taxa empregada nas simulações. Adicional-
mente, tomou-se M = 142 blocos de K = 128
amostras e, como resultado, obteve-se um sinal com
duração de 2,272 segundos. O sinal ruidoso é obtido
acrescentando-se a ele AWGN com nı́vel σw.

A razão sinal-ruı́do do resultado é calculada a partir
de

SNR = 10 log10

 N−1
n=0 |s (n)|2N−1

n=0 |s (n)− ŝ (n)|2


(8)

e também pode ser calculada para a entrada, bastando
usar o sinal ruidoso y (n) no lugar de ŝ (n).

Por ser uma medida global do nı́vel de ruı́do, a SNR
não reflete bem a qualidade do sinal de voz obtido na
saı́da. A qualidade é mais bem representada pelo valor
médio da razão sinal-ruı́do dos blocos

SegSNR =
1

M

M−1
m=0

SNRm , (9)

em que SNRm é a razão sinal-ruı́do do m-ésimo bloco.
A medida definida por (9) é conhecida como razão
sinal-ruı́do segmentada. Caso, para algum bloco, ocorra
logaritmo de zero, tal problema é contornado limitando-
se os valores de SNRm a uma faixa dinâmica de 40
a −40 dB, de maneira semelhante ao recomendado em
[14].

3Numa implementação prática do método, faz-se necessária uma
estimativa para os limiares. Por exemplo, como sugestão, poder-se-ia
experimentar os valores estimados em [11] obtidos para minimizar o
MSE mas que, possivelmente, também devem servir como estimativa
para mı́nimo LSD.
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Considerando-se aspectos perceptuais do sistema
auditivo humano, o nı́vel de ruı́do face ao sinal é mais
bem avaliado pelo logaritmo das potências, como na
LSD, calculada conforme sugerido em [14],

LSD =
1

M

M−1
m=0

Dm, (10)

Dm =

 1
K
2 + 1

K/2
k=0


10 log10

Sm [k]

Ŝm [k]

2

,

em que Sm[k]max

|{FFT (sm)}k|

2 , 10−10S2
max



é a potência dentro do faixa dinâmica presu-
mida de 100 dB e Smax é o coeficiente FFT
de maior magnitude dentre todos os blocos,
Smax =maxk,m {|{FFT (sm)}k|}. A FFT de cada
bloco é calculada com K = 128 pontos. De maneira
análoga, calcula-se Ŝm [k] (para encontrar a LSD
da saı́da) ou emprega-se Ym [k] no lugar de Ŝm [k]
(quando se for determinar a LSD da entrada).

3.2 Determinação dos valores dos limia-
res

A LSD do resultado ŝ (n) pode ser calculada a partir
do sinal limpo s (n) e do sinal ruidoso y (n) = s (n) +
w (n), que é obtido pela adição de uma realização w (n)
de AWGN, sendo o nı́vel de ruı́do σw ajustado para pro-
porcionar uma SNR de entrada desejada. Por exemplo,
para sinal ruidoso de entrada com SNR = 3 dB, os
valores de LSD podem ser calculados em função dos li-
miares t1 e t2 da função SoftSoft. A Fig. 3 exibe as cur-
vas de nı́vel assim obtidas. Nesta figura, deve-se notar
que, para tornar os valores dos limiares independentes
da amplificação do sinal, empregam-se limiar inferior e
superior normalizados, respectivamente, t̄1  t1/t2 e
t̄2  t2/Ymax, sendo Ymax a maior magnitude de coe-
ficiente, Ymax = max

k,m
|Ym [k]|.

Ainda na Fig. 3, percebe-se que há um ponto de
mı́nimo (a) que é alcançado empregando a função Soft-
Soft com t̄1 = 0,0420 e t̄2 = 0,0504. Já a função
Soft, que corresponde à SoftSoft com limiar inferior
nulo, atinge o mı́nimo LSD em (b), ou seja, t̄1 = 0
e t̄2 = 0,0272, que é igual ao parâmetro t̄ da Soft.

Utilizando o método SoftSoft, a determinação dos
pontos de mı́nimo LSD foi refeita para diversos nı́veis
de ruı́do, SNR entre −3 e 20 dB, sendo as posições
destes pontos expostas na Fig. 4. Novamente, deve-
se alertar quanto à normalização dos limiares que, na
Fig. 4.a, foram ambos normalizados em relação ao coe-
ficiente de maior magnitude4 e, na Fig. 4.b, segundo a
normalização anteriormente introduzida e denotada por
t̄1 e t̄2.5 De maneira semelhante, também foram en-
contrados os pontos de mı́nimo LSD para o caso Soft e

4Esta normalização permite observar o comportamento do limiar
inferior de maneira independente do limiar superior.

5As duas formas de normalização sugerem a possibilidade de en-
contrar uma expressão empı́rica relacionando os dois limiares, po-
dendo ser útil numa implementação prática do método.

Figura 3: Curvas de nı́vel da superfı́cie da LSD em
função do limiar inferior (t̄1) e superior (t̄2) para
SNR = 3dB.

determinados os valores ótimos de limiar t̄, normaliza-
dos em relação ao coeficiente de maior magnitude. Os
resultados experimentais são apresentados e discutidos
a seguir.

Figura 4: Valores de limiar da função SoftSoft que mini-
mizam a LSD para SNR = 20, 10, 3, 0 e −3dB, com
a) os dois limiares normalizados em relação ao coefici-
ente de maior magnitude e b) limiares t̄1 e t̄2.

3.3 Resultados experimentais: método
Soft versus SoftSoft

A Tabela 1 apresenta os valores de SNR, SegSNR
e LSD para o sinal ruidoso de entrada e, em
comparação, os respectivos resultados proporcionados
pelos métodos Soft e SoftSoft empregando limiares
ótimos, isto é, que produzem mı́nima distorção (LSD).

Como se pode constatar na tabela, de fato, a Soft-
Soft consegue atingir uma distorção menor do que a
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Tabela 1: Comparação entre os métodos Soft e SoftSoft
para “Sinal Ruidoso de entrada” com diversas SNR.
(Média de 10 realizações do ruı́do. Comprimento:
N =M ×K = 142× 128.)

SNR SegSNR LSD

Sinal Ruidoso de entrada 20,0 9,7 8,7
Soft, t̄ = 0,0021 21,3 11,3 8,5
SoftSoft, t̄1 = 0,2128, t̄2 = 0,0048 20,6 11,1 7,0

Sinal Ruidoso de entrada 10,0 -0,3 14,5
Soft, t̄ = 0,0091 13,1 3,4 12,6
SoftSoft, t̄1 = 0,0841, t̄2 = 0,0194 12,1 4,2 9,6

Sinal Ruidoso de entrada 3,0 -7,3 19,5
Soft, t̄ = 0,0272 8,1 -1,0 15,4
SoftSoft, t̄1 = 0,0420, t̄2 = 0,0504 7,4 0,8 11,2

Sinal Ruidoso de entrada 0,0 -10,2 21,9
Soft, t̄ = 0,0430 6,2 -2,6 16,5
SoftSoft, t̄1 = 0,0308, t̄2 = 0,0741 5,7 -0,3 11,8

Soft. A vantagem torna-se mais expressiva na me-
dida em que se aumenta o nı́vel de ruı́do. (Por exem-
plo, para SNR = 0 dB, a diferença de LSD é igual a
16,5 − 11,8 = 4,7 dB.) Já a SNR, que de fato não
foi otimizada, não é significativamente maior no caso
Soft. Além do mais, a SegSNR, que é uma medida
mais adeguada de qualidade, sempre é maior para o
caso SoftSoft, exceto para SNR = 20 dB, que é um
nı́vel de ruı́do não muito alto.

Quanto à avaliação subjetiva dos sinais, ajustados
para o mesmo nı́vel de intensidade sonora, um ou-
vinte informal, em geral, avalia que o SoftSoft apresenta
menor distorção e menos presença de ruı́dos espúrios
(na forma de “ruı́do musical”) do que o resultado do
método Soft. Além do mais, no caso SoftSoft, o ruı́do de
fundo é percebido como se fosse branco, possivelmente
em virtude da preservação dos coeficientes transforma-
dos de pequena magnitude.

4 CONCLUSÕES E PERSPECTIVAS

Neste trabalho, ofereceu-se uma revisão da abor-
dagem variacional para obtenção de funções de limiar,
tendo-se destacado funções baseadas na Soft. Nessa
revisão, ao se propor o uso do logaritmo da intensi-
dade dos sinais, obteve-se a curva LogSoft, cujo for-
mato, com valores de limiar normalmente emprega-
dos, assemelha-se à função SoftSoft especializada para
voz. Através de simulações computacionais verificou-
se que o método SoftSoft fornece menor distorção
(log-espectral) sendo, portanto, mais indicado para
aplicações de redução de AWGN em voz. Deve-se
acrescentar que o SoftSoft, possivelmente, também deve
ser mais indicado para um método que trate o caso de
ruı́do não branco, no qual o ajuste dos limiares depen-
derá da potência de ruı́do em cada coeficiente.

É oportuno comentar que em [11] foi investigado o
uso de SoftSoft para minimizar o erro médio quadrático
(MSE), sendo oferecidos métodos para estimar os valo-

res ótimos de limiar em [12]. E, quando o objetivo é
minimizar o MSE, o SoftSoft também mostrou-se mais
adequado para redução de ruı́do AWGN em voz do que
o método Soft.

Os resultados aqui alcançados motivam a realização
de um estudo do uso de LogSoft que, talvez, ainda
possa aprimorar a qualidade do sinal obtido. No en-
tanto, deve-se alertar quanto a algumas dificuldades,
dentre elas: a maior complexidade de se otimizar três
parâmetros; a inexistência de métodos para estimar os
três parâmetros ótimos; o desconhecimento da topolo-
gia da superfı́cie LSD (ou MSE), que pode não ser
convexa. Estas questões são possı́veis tópicos para
investigação futura que motivam a busca por outros
métodos especializados.
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APÊNDICE I
Conforme visto, dados os números reais X e t > 0,

o valor G que minimiza a expressão

Q1 (G) = (X − G)2 + 2t |G| , (11)

é dado pela função Soft, ou seja, basta tomar G =

g
(S)
t (X ). Substituindo log

X
a

  X , log
G
b

  G e
2t  c em (11), vem

Q2 (G) =


log


X

a

− log

G

b


2

+ c

log

G

b


 (12)

que é justamente a expressão (5) cuja minimização
numérica forneceu a função de limiar especializada

para voz da Seção 2.2. Como, neste caso, a solução
também é dada pela função Soft, basta tomar

log


G

b

 = g
(S)
t


log


X

a




,

ou melhor, segundo (2),

log


G

b

 =



log

X
a

− t, para log
X
a

 > t
0, para − t ≤ log

X
a

 ≤ t
log

X
a

+ t, para log
X
a

 < −t
.

Agora, supondo que o logaritmo esteja na base e, esta
solução pode ser reescrita, fornecendo uma expressão
de função de limiar especializada para voz:

g
(LS)
t,a,b (X) =




b |X|
a e−t sgn (X) , para |X| > aet

b sgn (X) , para ae−t ≤ |X| ≤ aet

b |X|
a et sgn (X) , para |X| < ae−t

.

(13)
onde sgn (.) é a função signum. Chamou-se a função
g
(LS)
t,a,b (x) de LogSoft pois ela foi obtida da solução Soft

usando logaritmos. Observe-se que a altura do patamar,
neste caso, é igual ao parâmetro b; já a largura, depende
dos parâmetros t e a, podendo ser calculada por aet −
ae−t = 2a senh (t). Note-se, também, que o uso de
logaritmo em outra base não altera a minimização de
(12), uma vez que pode ser compensado por uma re-
definição dos parâmetros.

Por fim, deve-se comentar que é possı́vel confirmar
que a LogSoft, definida em (13), é de fato a solução
que minimiza Q2 (G). Para isto, basta verificar que ela
anula a primeira derivada de Q2 (G) e, também, que
resulta em segunda derivada de Q2 (G) positiva.
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RESUMO

Este artigo apresenta dois tipos de downmix empregados na atualidade, com alguns desdobramentos e variantes, 
sobretudo uma implementação desenvolvida a partir de trabalhos práticos realizados entre 2007 e 2008 [1][2],
discutida, analisada e sintetizada. Aspectos como correlações entre parâmetros de downmix e materiais sonoros, 
ambientação sonora da mixagem, gêneros e estilos das realizações sonoras são aqui discutidos tendo em vista 
desdobramentos desta pesquisa em futuros trabalhos. 

0 INTRODUÇÃO

Em produções recentes em suporte multicanal 
realizadas em 2007 em Londrina (PR), Festival de 
Londrina, e 2008, no âmbito da disciplina de 
Composição do Depto. de Música do Inst. de Artes 
da Unicamp, surgiu a necessidade de realização de 
versão em dois canais para veiculação em radio ou 
reprodução em sistemas de áudio corriqueiros. 
Tratava-se de criações musicais com narração nas 
quais a presença e clareza da fala eram fundamentais. 
A redução 2.0 deveria proporcionar a melhor audição 
possível do jogo espacial realizado em 5.1. Depois de 
várias tentativas, incluindo indicações de downmix
recomendadas pela ITU, a melhor solução acabou 
sendo uma regulagem um pouco mais complexa, 
apresentada neste artigo. Assim o objetivo deste 
trabalho é apresentar os procedimentos e 
considerações ocorridos durante as referidas 
produções buscando, sempre que possível,
fundamentá-los em conhecimentos teóricos, bem 
como apontar para os próximos passos desta pesquisa 
e seus possíveis desdobramentos. Nesse sentido, 

outro trabalho complementar a este, focado num 
modelo linear mais geral do que o aqui apresentado,
está sendo submetido a este congresso como 
extensão aos desenvolvimentos aqui expostos, 
envolvendo testes subjetivos com diversos ouvintes, 
podendo apontar para novas possibilidades de 
controle efetivo.

1 SISTEMAS ESTEREOFONICOS 5.1 
SURROUND E 2.0 

Considera-se aqui o principio da estereofonia como 
uma questão essencialmente centrada no relevo 
sonoro, envolvendo definição das fontes sonoras e 
profundidade da imagem, independente do número 
de canais colocados em obra. A disposição dada pela 
Recomendação ITU-R-BS.775-2 [3] complementada 
pela ITU-R-BS.1116-1 [4] compreende cinco caixas 
acústicas situadas ao redor do ouvinte, a saber: L
(cana frontal esquerdo), C (canal central frontal), R
(canal direito central), Ls (canal esquerdo surround), 
Rs (canal direito surround)1

1 Caixas posteriores do 5.1

. Não trataremos aqui do 
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sub-woofer pois este não influencia na distribuição 
espacial da imagem sonora, sendo os comprimentos 
de onda transmitidos abaixo de 120Hz maiores que a 
altura de um ouvinte e mais de 20 vezes maiores que 
a distância entre os ouvidos. Como não atua na 
percepção espacial do som, o sinal do sub-woofer
não necessita ser tratado em downmix, podendo ser 
passado diretamente para o canal de sub-woofer em 
formato 2.1, quando for o caso. Os dispositivos
considerados 5.1 e 2.0 são os mais corriqueiros, mas 
o que for estabelecido para 2.0 vale para 2.1, assim 
como o que for estabelecido para 5.1 vale para 5.0.

Figura 1 – Disposição de referência das caixas 
acústicas L/C/R e Ls/Rs [3]

A disposição das caixas L e R para escuta em 2.0 é 
exatamente a mesma que em 5.1, pois conforme 
Blauert [8] o ângulo frontal de ±30º a 60º são os mais 
estanques, permitindo a menor interferência da caixa 
esquerda no ouvido direito e vice-versa.  Observa-se 
que as caixas Ls e Rs situam-se igualmente numa 
região com pouca interferência interaural, sobretudo 
próximo a 120º (cf. Figura 2) o que justifica 
parcialmente a escolha de alguns produtores, 
notadamente nos EUA e em sistemas de escuta 
pessoais, em estendê-las pouco além desse ângulo.

Figura 2 - Diferença interaural de nível sonoro.[6]
(p.73)

2 REFERÊNCIAS : DOWNMIX DE 5.1 PARA 2.0

Downmix Left total/ Right total (Lt/Rt)

Destinado à redução de 5.1 para 2.0 com codificação 
(processamento de fase) de forma que o downmix
possa ser lido e decodificado obtendo novamente 
uma reprodução em 5.1.  Esta redução em 2.0 pode 
ser ouvida em equipamentos hi-fi ou fones de ouvido, 
mas, não é apropriada para escutas em mono, pois as 
informações dos sinais surround somadas 
eletricamente se cancelam em fase. A oposição de 
fase entre Ls e Rs desta configuração produz relevo
sonoro na escuta somente quando cada um dos 
ouvidos recebe separadamente os sinais defasados, 
um em relação ao outro, por via aérea.

Lt = L + 0.71C + 0.71(−Ls –Rs)   (1)

Rt = R + 0.71C + 0.71(Ls+Rs) (2)

Ls e Rs reproduzidos em Lt e Rt com diferença de 
fase de 90º 

Downmix Left only / Right only (Lo/Ro)

Destinado à audição do produto sonoro sem a 
necessidade de recuperar o sinal para posterior upmix
por decodificação. Nesta configuração temos a
compatibilidade mono do registro sonoro, podendo 
ser ouvido integralmente, com todo seu conteúdo, em 
qualquer tipo de equipamento de áudio, mesmo 
através do alto-falante de celulares. Os canais 
frontais e surround não são separados por diferença 
de fase.

Lo = L + 0.71C + δLs (3)

Ro = R + 0.71C + δRs (4)

δ = 0.71 (-3dB); 0.50 (-6dB); 0.36 (-9dB) 
(atenuação dos sinais surround)

Downmix Recomendação ITU

A partir do exposto na recomendação ITU-R-
BS.775-2 [3], as equações de referência para
downmix expressas na recomendação ITU-R
BS.1116-1 [4] são:

L0 = 1.00 L + 0.71 C + 0.71 Ls (5)

R0 = 1.00 R + 0.71 C + 0.71 Rs (6)

Trata-se, portanto, de um caso particular de Left only 
/ Right only (Lo/Ro). Os sinais Ls e Rs são reduzidos 
de 3dB (metade de sua energia: (-3dB=20.log0,71) e 
adicionados respectivamente a cada um dos canais 
Lo e Ro. O sinal do canal C é diminuído de 3dB e 
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adicionado a Lo e Ro. Na reprodução, ambos os 
sinais reduzidos se somam nos ouvidos do ouvinte 
formando uma imagem sonora exatamente ao centro 
e ganhando +3dB, voltando portanto a seu nível 
sonoro original. Os sinais originais dos canais L e R
permanecem no 2.0 tal qual estavam no 5.1, sem 
nenhum  processamento.

3 IMPLEMENTAÇÕES

Thompson et al.[5] descrevem um processo de 
downmix passivo (Lt/Rt) [6][7] com o seguinte 
sistema linear:

Lt= 1.00 L + 0.71 C + j(cosα . Ls + senα . Rs)      (7)

Rt = 1.00 R + 0.71 C −  j(senα . Ls + cosα . Rs)    (8)

sendo j uma defasagem de 90º e α um ângulo de 30 a 
35º. 

Trata-se portanto de um downmix Left total/ Right 
total (Lt/Rt). Thompson [5] salienta que o
desempenho dessa configuração depende das 
características dos sinais de input, o que é reforçado 
por Blauert [8]2

Nosso procedimento de implementação em 
downmix 5.1 para 2.0 em 2007 e 2008 posicionou os 
canais Ls e Rs mais ao centro como no modelo Lt/Rt
apresentado por Thompson [5], separando-os de uma 
posição coincidente com a imagem dos canais 
originais L e R.

quando nos mostra que para um 
mesmo valor de parâmetro (intensidade ou atraso) 
aplicado a um som para situá-lo no espaço de escuta 
temos efeitos distintos conforme a natureza do 
material sonoro (fala, impulsos de banda larga, 
impulsos de banda estreita, sons puros (senoidais)). 
Portanto, a percepção espacial da escuta humana 
altera seu desempenho em função da natureza do 
som percebido e tem sua capacidade de análise 
alterada diante de diferentes materiais sonoros e 
timbres. Thomson mostra ainda como as 
características de mixagem influenciam no formato 
de downmix preferido na avaliação dos ouvintes, o 
que está de acordo com nossa hipótese de que o 
tratamento da mixagem e a ambientação sonora da 
mesma é um fator influente e a ser considerado no 
downmix.

Em nosso experimento exploramos o efeito de 
sombra acústica correspondendo a um ângulo de 
120º (filtragem atenuando as bandas a partir de 
2KHz) para o tratamento geral de cada sinal 
surround. Nesses primeiros ensaios a filtragem foi 
aplicada simultaneamente para os sinais surround em 
dirigidos a ambos os canais do downmix (Lo e Ro).
Ulteriormente será experimentada uma filtragem 
diferenciada correspondendo mais realisticamente ao 
fenômeno da sombra acústica (cf. Figura 4), ou seja

2 p.204

do sinal Ls uma filtragem mais acentuada para o 
canal Ro (pois o ouvido direito recebe um som mais 
apagado do canal Ls) e menos acentuada para o canal 
Lo (pois o ouvido esquerdo recebe o som de Ls mais 
diretamente).

Adotamos ainda, além da filtragem, uma atenuação 
de Ls e Rs, buscando estabelecer um plano dinâmico 
diferenciado da cena sonora frontal para representar 
o hemisfério posterior do ouvinte no seu espaço de 
escuta. O downmix realizado resume-se às seguintes 
fórmulas:

LD = 1.00 L + 0.71 C + fFLT (2KHz) [ fPAN (0.75) 
Ls + fpan (0.25) Rs ]                                      (9)

RD = 1.00 R + 0.71 C + fFLT (2KHz) [ fPAN (0.25) 
Ls + fpan (0.75) Rs ]                                     (10)

Figura 3 - Ilustração das implementações propostas 
para downmix de 5.1 para 2.0

Observamos nos experimentos que conforme a 
natureza do registro sonoro, de seu material, de seus 
timbres, de sua mixagem, das estratégias de espaço 
adotadas na mixagem, as regulagens dos parâmetros 
de downmix tiveram que ser afinadas.

No caso de um registro mesclando fala com 
música, o nivel da fala, predominantemente no canal 
central, teve que ser aumentado de 3dB para 
melhorar a inteligibilidade.

LD = 1.00 L + χ C + fFLT (2KHz) [ fPAN (φ) Ls +
fpan (1-φ) Rs ]                            (11)
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RD = 1.00 R + χ C + fFLT (2KHz) [ fPAN (1-φ) Ls
+ fpan (φ) Rs ]                                   (12)

0.71 ≤ χ ≤ 1.41 ∧ 0.65 ≤ φ ≤ 0.85 

Interpretamos isso como uma compensação para o 
fechamento da cena sonora de 270º para 120º. As 
imagens das fontes sonoras estando muito mais 
sobrepostas necessitaram de reforço de intensidade 
para lhes dar mais clareza e inteligibilidade. Os 
parâmetros de intensidade e filtragem dos canais 
surround foram regulados empiricamente.

Figura 4 - Efeito de sombra acústica provocado pela 
cabeça humana sobre o sinal Ls para o ouvido direito 
e sobre o sinal Rs para o ouvido esquerdo.

4 DISCUSSÃO

Nenhum downmix de 5.1 para 2.0 substitui uma 
mixagem pensada para 2.0. As estratégias para uma 
mixagem em dois canais são diferentes daquelas
aplicadas em situação multicanal. Neste trabalho 
priorizamos o downmix direcionado para uma melhor 
qualidade escuta, mais do que para uma mobilidade 
de upmix e downmix como o permite um formato 
Lt/Rt sobretudo codificavel e legível em sistema 
Dolby Pro-Logic. Assim, neste trabalho o downmix
se caracteriza como um registro reduzido, uma 
imagem sonora de cinco3

3Lembramos mais uma vez que o sub-woofer não 
interfere na distribuição espacial dos sons, mas na 
coloração, no tônus e no calor da percepção.

canais projetada em apenas 
dois canais, havendo compromisso com a 
inteligibilidade e clareza de seu conteúdo. Um dos 
ganhos em mixagem em 5.1 em relação a 2.0 é
justamente a clareza, pois as fontes sonoras ganham 
um poderoso recurso para serem discernidas: sua 
localização espacial numa cena sonora de 270º contra 
uma cena de aproximadamente 120º em um registro 
2.0. Em dois canais as fontes se mesclam e se 
amontoam umas sobre as outras havendo maior risco 

de perda de inteligibilidade. Em 5.1, estando tudo 
mais ‘aberto’, as fontes se acomodam mais 
confortavelmente no espaço. De forma que num 
downmix de 5.1 para 2.0 há um risco de perda de 
inteligibilidade. Nenhum downmix em dois canais 
chegaria a uma clareza e a uma separação de fontes 
tão boa quanto em uma mixagem em 2.0 pensada do 
começo ao fim para 2.0. 

Os resultados obtidos na realização prática [1][2] 
foram satisfatórios do ponto de vista técnico (clareza 
e inteligibilidade da fala e da localização das fontes 
no espaço) e estético (não comprometendo a poética 
sonora de todos os trabalhos) envolvendo grande 
diversidade de autores, compositores, narradores e 
narradoras e uma ampla paleta tipo-morfológica de 
materiais sonoros. 

Como desdobramento, talvez o processo de 
downmix possa ser usado como efeito ou um recurso
de escritura sonora espacial em expressões artísticas, 
p.e. aplicado a cada par de caixas do set 5.0, onde um
downmix diferente para cada par de caixas, 
proporcionaria um espaço sonoro plástico onde o 
percurso do ouvinte o colocaria diante de uma 
espécie de Quadros de uma exposição, o que 
caracterizaria uma realização em arte sonora. 

5 CONCLUSÃO

Pretendemos a seguir proceder a uma avaliação por 
uma quantidade significativa de ouvintes de forma a 
estabelecer critérios para as regulagens dos 
parâmetros de downmix correlacionando-os à 
natureza do material sonoro processado bem como às 
situações e ambientes de mixagem dos arquivos 
sonoros originais em 5.1.

A próxima etapa deste trabalho envolve a
implementação de um aplicativo associado a um 
dispositivo em tempo real permitindo a comparação 
do original 5.1 com seu downmix em 2.0 tendo os 
parâmetros reguláveis pelo ouvinte dentro de um 
campo restrito de possibilidades. 

Além da busca pelos coeficientes mais adequados 
para determinados timbres, materiais sonoros e 
contextos de mixagem, poderemos também testar a
eficiência do tratamento da sombra acústica aplicada 
mais fortemente no ouvido do lado oposto ao da
caixa acústica emitindo o sinal surround. Este 
modelo é descrito pelo sistema linear4:

LD = αL +  βR  +  χC +  [fPAN(φ).δ].Ls+
fFLT (2KHz).[fPAN (1-φ).δ].Rs                     (13)

RD = β.L + αR + χC + fFLT (2KHz).[fPAN (1-
φ).δ].Ls + [fPAN(φ).δ].Rs                             (14)

0.00 ≤ α, β, χ, δ, φ ≤ 1.00

4 As variáveis destas equações estão normalizadas e, 
portanto, diferentemente das equações anteriores tem  
valores entre 0 e 1.
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Este sistema será discutido amplamente em artigo 
complementar submetido a este congresso, propondo um 
suporte para experimentos com avaliação subjetiva.
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RESUMO 
O ouvido absoluto é um traço cognitivo raro, que pode ser identificado em cerca de 0,01% da população. 
Portadores desse traço são capazes de identificar e/ou cantar, de forma espontânea e sem esforço, qualquer uma 
das notas musicais sem necessidade de compará-las a uma nota de referência. Neste artigo descrevemos a 
origem e os métodos de captação do potencial evocado auditivo de longa latência, P300, como resposta 
relacionada às funções mentais ligadas à percepção e atenção e, em seguida, propomos uma metodologia inicial 
para estudo do comportamento do P300 em portadores de ouvido absoluto. Para propiciar uma melhor 
compreensão dos conceitos envolvidos, apresentamos também um breve histórico do registro das atividades 
elétricas cerebrais, com foco nos potenciais evocados de córtex cerebral, mais especificamente dos potenciais 
evocados auditivos de longa latência.  

0 INTRODUÇÃO

O registro da atividade elétrica cerebral de um indivíduo 
é atualmente conhecido como eletroencefalograma (EEG). 
Os sinais registrados pelo EEG resultam da somatória dos 
campos elétricos produzidos principalmente pelos 
potenciais pós-sinápticos de milhares de neurônios 
interconectados [1].  

A transferência de informações entre os neurônios ocorre 
na forma de trens de pulso modulados em freqüência 
(potenciais de ação). Esta atividade neural em determinada 
região do cérebro depende de qual foi o sentido (audição, 

visão, tato, olfato ou paladar) ativado e do local do corpo 
que foi estimulado.  A resposta elétrica ao estímulo 
sensorial surge em várias partes do cérebro e, dependendo 
do tipo de resposta e da região do corpo, também produz 
atividade elétrica na parte do corpo sensibilizada ou até 
mesmo em outras. 

As modificações no EEG produzidas por um estímulo 
fixo e síncrono são consistentes e sincronizadas, enquanto 
a atividade eletroencefalográfica em geral (EEG “de 
fundo”), devida às sinapses de milhares de neurônios 
conectados em uma estrutura tridimensional, pode ser 
considerada como praticamente aleatória. Portanto, a 
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resposta cerebral (elétrica) a uma estimulação repetida e 
síncrona, que será a soma algébrica dos sinais consistentes 
gerados (potenciais evocados), aumenta em proporção ao 
número de sinais somados, enquanto que a amplitude da 
atividade aleatória do EEG tende a zero (cancelamento das 
ondas positivas com as negativas).  

Desta maneira, se várias amostras de atividade elétrica 
neuronal, contendo tanto os potenciais evocados quanto os 
registros eletroencefalográficos aleatórios são digitalizadas, 
armazenadas e somadas pelo computador, considerando 
uma janela temporal (pós-estímulo) de duração pré-
estabelecida, a amplitude dos potenciais evocados aumenta 
enquanto o traçado eletroencefalográfico de origem 
aleatória diminui, tornando-se praticamente nulo. Este 
processo de obtenção dos potenciais evocados a partir do 
EEG é conhecido na literatura como promediação [1].

O potencial evocado auditivo é o registro da atividade 
elétrica que ocorre no sistema auditivo, da orelha interna 
até o córtex cerebral, em resposta a um estímulo acústico.  
Nos últimos anos, a viabilidade técnica de registrar com 
precisão potenciais elétricos em vários níveis do sistema 
nervoso em resposta a estímulos acústicos tem produzido 
um grande número de aplicações clínicas relevantes para as 
áreas de otorrinolaringologia, audiologia e neurologia 
[1][2][3]. Estes potenciais evocados podem ser registrados 
por técnicas não invasivas, sem desconforto para o paciente 
e possibilitam avaliar as manifestações dos vários 
complexos eletrofisiológicos associados à ativação do 
sistema auditivo.  

Em particular, nos últimos anos tem crescido muito a 
confiança dos profissionais da área de saúde auditiva nos 
procedimentos clínicos de captação e avaliação dos 
potenciais evocados auditivos de tronco encefálico (ABR – 
Auditory Brainstem Response).  Os atuais testes clínicos de 
BERA – Brainstem Evoked Response Audiometry – têm a 
vantagem de permitir a avaliação objetiva e imparcial 
(independentemente da vontade do sujeito) da capacidade 
de audição em freqüências específicas, por meio da seleção 
de estímulos apropriados, e tem sido amplamente utilizada 
em audiologia, principalmente com a finalidade de detectar 
e avaliar precocemente as perdas auditivas em bebês [3]. 

Ao contrário do ABR, que exige equipamento 
especializado e mais preciso, o potencial evocado auditivo 
do córtex cerebral (CAEP - Cortical Auditory Evoked 
Potential) pode ser obtido a partir de um exame de EEG 
comum e reflete o processamento neural do estímulo 
acústico no córtex. Quando um estímulo auditivo alcança a 
orelha interna e é captado pelas células ciliadas no interior 
da cóclea, inicia-se a atividade auditiva neural no VIII par 
de nervos cranianos (nervo auditivo), passando pelo núcleo 
coclear e pelo corpo trapezoidal e seguindo para o 
complexo olivar superior e o lemnisco lateral. A resposta 
neuronal segue então para o colículo inferior e o núcleo 
geniculado medial, alcançando finalmente o córtex 
auditivo primário aproximadamente 100 ms após o início 
do estímulo [4].  

De acordo com Näätänen e Picton (1987), para a maioria 
dos humanos adultos as propriedades do sinal de CAEP são 
semelhantes quando é usada a mesma metodologia de 
medição e quando o processamento auditivo central é 
normal [5]. O CAEP tem uma forma de onda com latências 
(atrasos) específicas relativas ao início do estímulo. Os 
picos desta onda recebem denominações de acordo com a 
sua polaridade (positiva ou negativa) e a seqüência com 

que são registrados (da menor para a maior latência), assim 
temos: P1, N1, P2, N2, P3 e N3.  

As porções N1 e P2 do CAEP são as mais estáveis, com 
picos de latência em 100 ms e 175 ms, respectivamente. 
Variações tanto na latência como na amplitude dos picos 
dependem do estímulo auditivo, além de diversos outros 
fatores: idade, sexo, orelha estimulada, capacidade 
auditiva, atenção ao experimento, intensidade, freqüência e 
taxa de repetição do estímulo. À medida que o nível do 
estímulo diminui e se aproxima do limiar de audição, as 
ondas CAEP aparecem cada vez mais fracas e mais 
atrasadas, pois o processamento auditivo no córtex torna-se 
mais lento para sons mais fracos (Figura 1) [6]. 

Figura 1 – Sinais calculados por promediação de EEG sobre 100 
varreduras, obtidos de um mesmo indivíduo: (a)–(d) sinais de CAEP 
para estímulo (aplicado em t=0) com intensidades de 80, 60, 40, e 
20 dB acima do limiar auditivo; (e) ausência de estímulo e, portanto, 
de CAEP (extraído de  [6].) 

1 POTENCIAIS EVOCADOS AUDITIVOS

 O CAEP é a resposta do córtex cerebral a um estimulo 
auditivo. A medição desta resposta se dá pela gravação da 
atividade elétrica cortical, sendo que respostas evocadas 
(PE) refletem o potencial de campo elétrico que consiste do 
somatório da atividade elétrica entre membranas de 
milhares de neurônios, localizados em intervalos de fibras 
e nervos ou do núcleo do Sistema Nervoso Central. 

O registro do PE pode ser feito de duas maneiras: 
utilizando-se eletrodos não invasivos, colocados sobre a 
superfície da pele (eletrodos de escalpo), ou utilizando-se 
eletrodos invasivos, colocados diretamente onde se quer 
medir o PE, e.g. em regiões intracranianas. Em humanos, 
geralmente opta-se pelo método não invasivo, pois medir 
potenciais em regiões internas do cérebro normalmente só 
é possível durante procedimentos cirúrgicos.  

Quando o eletrodo é colocado próximo ao ponto do 
dipolo obtêm-se melhor resolução na gravação da forma de 
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onda do PE. Em estudos com eletrodos intracranianos
[7][8] as respostas evocadas gravadas próximas ao ponto 
gerador do potencial de campo (dipolo) são chamadas de 
respostas de campo próximo (near-field) e respostas 
evocadas gravadas com maior distância do dipolo gerador 
são chamadas de   respostas de campo distante (far-field).  

Portanto, o fator determinante na captação destas 
respostas está na dificuldade em se obter respostas de 
campo próximo em humanos, pois para que se possa obter 
este tipo de sinal se faz necessária a utilização de eletrodos 
invasivos, o que torna sua obtenção praticamente inviável 
devido aos potenciais riscos e aos incômodos que o 
processo de inserção de eletrodos oferece.  

Os PEs são classificados segundo o tipo (auditivos, 
visuais, cognitivos e sensoriais) e o tempo de latência. A 
latência é o tempo medido entre o início do estímulo e o 
aparecimento do potencial característico (pico do PE). 
Assim temos PEs de: i) curta latência, por volta dos 50ms; 
ii) média latência, entre 50 ms e 100 ms; iii) longa latência, 
com tempos superiores a 100 ms.  

Os potenciais evocados auditivos de longa latência estão 
relacionados aos processos cognitivos: atenção, 
discriminação e memória, onde as principais ondas 
(potenciais) são N1, N2, P1, P2 e P3. O P3 ou P300 é o 
potencial mais tardio, como resposta relacionada às 
funções mentais de percepção e cognição. Este PE recebe 
este último nome porque em média, para adultos normais, 
ele surge cerca de 300 ms após o início do estímulo. 

Como o P300 é o potencial mais influenciado pelo uso 
funcional que o indivíduo faz dos estímulos, ele recebe o 
nome de potencial cognitivo ou potencial relacionado a 
eventos (ERP – Event Related Potential). Este potencial 
evocado auditivo pode ser registrado quando um indivíduo 
é submetido, por exemplo, a uma atividade mental 
consciente de discriminar dois estímulos acústicos 
diferentes. 

2 POTENCIAL COGNITIVO P300

O P300 se refere a uma resposta cognitiva ou um reflexo 
de atenção a um estímulo. A resposta P300 reflete a 
atividade elétrica de milhares de neurônios, mais 
especificamente, de campos elétricos oriundos de dipolos 
extracelulares gravados com técnicas de campo distante. 

A resposta evocada P300 é mais evidente quando o 
indivíduo é submetido a experimentos com estímulos 
apresentados segundo o paradigma oddball. A tarefa 
cognitiva do oddball” consiste em oferecer estímulos 
frequentes ao indivíduo (repetidos de 70% a 90% das 
vezes) e com menos frequência (de 10% a 30% das vezes) 
oferecer alternativamente um estimulo diferente, ao qual o 
indivíduo deve responder quando o reconhecer. Para 
estímulos auditivos, a resposta é gravada com eletrodos de 
escalpo nas posições centrais da cabeça. A comunicação 
entre os dois hemisférios cerebrais através do corpo caloso, 
referente ao processamento das informações sensoriais, 
incluindo principalmente o processamento da atenção, tem 
um papel importante na geração do P300 [9].  

O P300 é um indicador da passagem da sensação para a 
percepção, servindo como um marcador neurofisiológico 
da atenção. Uma pesquisa interessante é o estudo da 
relação entre P300 e ouvido absoluto. Registros de EEG de 
indivíduos portadores de ouvido absoluto não apresentam o 
P300, ou apresentam um P300 com amplitude 
significativamente reduzida quando comparados aos de 

indivíduos sem ouvido absoluto [10]. Este pode ser um 
indício de que portadores de ouvido absoluto não utilizam 
a memória de trabalho ou memória operacional (working 
memory) para realizar tarefas cognitivas que requerem a 
discriminação entre as alturas dos sons. 

3 OUVIDO ABSOLUTO E P300

Ouvido absoluto é a habilidade que alguns indivíduos 
possuem de reconhecer com precisão e sem esforço algum 
a frequência de um determinado som relacionando-a a um 
nome (rótulo) específico (“Lá” para 440 Hz; “Dó” para 261 
Hz, etc.), assim como de entoar notas musicais sem a 
necessidade de recorrer a qualquer parâmetro como 
referência [11]. Esta habilidade parece não se limitar 
apenas à percepção de sons de instrumentos musicais; 
relatos informais descrevem alguns portadores de ouvido 
absoluto capazes de identificar notas nos sons de qualquer 
fonte como, por exemplo,  na voz, nos sons da natureza, 
nos ruídos de máquinas, entre outros. 

A prevalência de portadores de ouvido absoluto na 
população em geral é muito baixa. Alguns pesquisadores 
relatam que cerca de apenas uma em cada dez mil pessoas 
possui esse traço cognitivo [11][12]. Tal raridade 
provavelmente se deve ao fato de que só é possível avaliar 
se um indivíduo é portador de ouvido absoluto se ele tiver 
algum treinamento musical. Indivíduos sem treinamento 
musical podem possuir uma memória bastante precisa das 
alturas musicais [13][14], mas não sabem dar nomes às 
notas. 

Não se sabe ao certo qual a origem dessa habilidade. 
Aparentemente há fatores tanto genéticos como ambientais 
envolvidos na aquisição do ouvido absoluto [15].  Além 
disso, há uma forte associação entre idade de início do 
treinamento musical e a presença do traço cognitivo em 
questão [16]. Alguns trabalhos mostram que a incidência 
de portadores de ouvido absoluto é maior entre indivíduos 
que iniciaram o treinamento musical até os 6 ou 7 anos de 
idade, sugerindo a existência de um período crítico para 
aquisição da habilidade [17][18]. Ao mesmo tempo, nem 
todos os que iniciam cedo o treinamento musical adquirem 
ouvido absoluto, o que sugere que talvez seja necessária 
uma predisposição genética para que o traço se manifeste 
[15]. 

É necessário ressaltar que músicos que não possuem 
ouvido absoluto, assim como não-músicos, normalmente 
processam as notas musicais de maneira relativa. Essa é a 
maneira usual de se perceber as alturas musicais e é ela que 
nos permite, por exemplo, aprender uma canção ou 
identificar uma melodia familiar. Ao ouvir uma sequência 
de notas musicais o “ouvido relativo” percebe as relações 
intervalares formadas entre as notas, sem no entanto 
reconhecer cada uma das notas pelos seus nomes. 

Estudos de neuroimagem recentes avaliaram o 
processamento de alturas musicais através do ouvido 
absoluto e do ouvido relativo e encontraram diferenças 
anatômicas e funcionais significativas: portadores de 
ouvido absoluto apresentam uma pronunciada assimetria 
cerebral esquerda quando comparados a não-músicos e a 
músicos sem ouvido absoluto [19][20]. 

Faremos a captação e avaliação dos potenciais evocados 
de longa latência (P300) em indivíduos pertencentes a três 
grupos: músicos portadores de ouvido absoluto, músicos 
sem esta habilidade e não músicos. A captação e análise 
dos potenciais evocados serão feitas com auxílio de um 
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aparelho digital de vinte e um canais de EEG, com 
capacidade para captar e visualizar também PEs de longa 
latência usando quatro canais poligráficos. O 
posicionamento dos eletrodos será direcionado para as 
regiões corticais de processamento cognitivo, ou seja, as 
regiões centrais, parietais e frontais. 

Os indivíduos participantes desta pesquisa devem ter 
idade entre 20 e 60 anos. Todos devem ser submetidos a 
exame audiométrico a fim de verificar a existência de 
limiar auditivo médio nas frequências de 500 a 4000 Hz 
melhor ou igual a 25 dB NA (NA – nível de audição). 

Utilizaremos como critérios de exclusão os indivíduos 
que se enquadrem em quaisquer dos seguintes casos: i) 
possuam perda auditiva condutiva, neurosensorial ou mista 
unilateral ou bilateral; ii) tenham afecções de orelha 
externa ou média; iii) apresentem doenças neurológicas ou 
demências; iv) sejam portadores de diabetes mellitus. 

Ainda falta definir claramente o protocolo dos 
experimentos (paradigma oddball) bem como dos 
estímulos auditivos a serem usados. Nosso objetivo inicial 
é o de verificar as alterações de amplitude e latência do 
P300 nos três grupos de voluntários, bem como se existem 
variações dependentes do tipo de estímulo utilizado. Uma 
de nossas hipóteses é de que deve haver diferenças no 
P300 de portadores de ouvido absoluto quando submetidos 
a estímulos auditivos que carreguem algum tipo de 
informação lingüística (e.g. voz cantada), visto que nesse 
caso pode haver outros processos cognitivos envolvidos 
(por exemplo, processamento da linguagem). 

Esta hipótese baseia-se nos resultados obtidos por um 
dos autores deste trabalho, que verificou, com base em um 
teste auditivo realizado em cerca de 200 portadores de 
ouvido absoluto de diferentes nacionalidades, que existem 
diferenças significativas de desempenho na tarefa de 
identificação de notas musicais em função do timbre do 
instrumento, evidenciando de forma significativa uma 
especial dificuldade em identificar notas cantadas, tanto 
para voz natural como para voz sintetizada [21]. 

4 CONCLUSÃO

Neste artigo propusemos uma metodologia inicial para o 
estudo do P300 em indivíduos portadores e não portadores 
de ouvido absoluto, utilizando um equipamento específico 
para este tipo de exame, que permite analisar as respostas 
evocadas quanto a sua amplitude e tempo de latência para 
cada grupo. Considerando que os sinais sonoros são 
processados no lobo temporal do córtex cerebral, e que 
fisiologicamente, o hemisfério esquerdo do cérebro está 
associado a funções verbais e analíticas e o hemisfério 
direito à intuição e às artes, um ponto relevante para a 
continuidade destes estudos seria identificar e deduzir, 
utilizando exames de EEG com mapeamento (localização 
de fonte), se música e linguagem são processadas de forma 
integrada ou independente. 
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RESUMO 
 

Inspirados no trabalho de Norman McLaren sobre animações gráficas sonorizadas e com a experiência obtida no nosso 
projeto anterior, temos como objetivo principal deste projeto o desenvolvimento de um conjunto de sistemas áudio visuais 
duais para composição de imagens gráficas a partir do conteúdo informacional da síntese granular e, inversamente, a 
composição de fluxos sonoros granulares a partir do conteúdo e seqüenciamento de imagens gráficas. Mais especificamente, 
queremos estudar e desenvolver métodos de geração e controle de fluxos de sons granulares associados ao conteúdo 
informacional de vídeos sincronizados com os fluxos sonoros em tempo real.   
 
 

0 INTRODUÇÃO 

Estamos na época áurea da experimentação musical. A 
comunicação cada vez mais intensa e imediata e a 
tecnologia digital de ponta, tanto em computação como em 
instrumentos digitais sofisticados, tem levado a novos 
paradigmas em tecnologias do som e da imagem. Estas 
modernas tecnologias requerem naturalmente novos 
modelos de organização do conteúdo material e 
informacional, com desafios crescentes à criatividade 
humana.  
Em música contemporânea buscam-se também modelos de 
organização sonora com suporte tecnológico. Obras de 
Pierre Schaeffer, Iannis Xenakis, Karlheinz Stockhausen, e 
John Cage, bem como de outros mais contemporâneos, 
atestam muitas vezes a preocupação destes compositores 
com a pesquisa de novas possibilidades de organização do 

material sonoro. Por exemplo, em Síntese Granular, técnica 
inventada pelo físico Dennis Gabor e desenvolvida por 
vários pesquisadores [1-3], a preocupação com a 
organização do conteúdo sonoro, bem como da 
organização temporal, parte da simples observação de que 
é impraticável o controle total do compositor sobre cada 
grão sonoro possível e disponível. Assim põe-se 
naturalmente a questão de um controle macro para 
construção de estruturas sonoras com identidades e 
características que possam estar dentro do domínio de 
manipulação macro do compositor. As possibilidades são 
virtualmente infinitas [4-6]. Levando em conta estas 
premissas, obtivemos alguns resultados com o 
desenvolvimento de dois softwares: EVOGRAIN e 
GranularStreamer. Estes aplicativos geram fluxos de sons 
granulares que podem ser usados diretamente em 
performances em tempo real ou arquivados como material 
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pré-composicional [7-8]. Eles possuem uma interface 
gráfica que possibilita um controle macro do músico 
enquanto produz em tempo real uma série de processos de 
construção do fluxo sonoro. A concepção, os resultados 
teóricos e as interfaces gráficas (GUI) destes softwares 
foram implementadas no Núcleo Interdisciplinar de 
Comunicação Sonora (NICS) da UNICAMP. O 
desenvolvimento de controladores gestuais e protocolos de 
comunicação com as GUIs foi realizado no laboratório 
IDMIL (Input Devices for Music Interaction Laboratory) 
da McGill University, Canadá. 

Por outro lado, é notória a tendência atual das artes de se 
apropriarem das facilidades que a tecnologia digital provê. 
O termo “Arte Digital” na Internet recupera milhões de 
páginas. Uma parte significativa da composição musical 
moderna está baseada em ambientes de performance 
multimídia, trilhas de filmes, soundscapes e outras  artes 
digitais integradas. Além disto, um farto material pode ser 
encontrado na Internet, mostrando a vitalidade destas 
atuais formas de expressão artística. De maneira que é 
importante, tanto do ponto de vista cultural como 
tecnológico, a pesquisa de novos paradigmas de geração e 
controle de estruturas audiovisuais integradas. Tendo em 
mente o acima exposto, neste trabalho queremos contribuir 
com algumas idéias para o desenvolvimento de novos 
meios de expressão artística com suporte tecnológico para 
músicos e artistas digitais que trabalham na interface entre 
música e imagem.  
Inspirados na arte audiovisual de Norman McLaren [9], a 
qual combina animação gráfica com música derivada ou 
inspirada no conteúdo informacional das imagens, 
propomos o desenvolvimento não só de um instrumento 
musical digital gerando, em tempo real, complexos sons 
formados com dezenas ou mesmo centenas de estruturas 
granulares, mas também de um sistema dual totalmente 
integrado nos domínios do micro-som e do micro 
seqüenciamento de imagens gráficas, obtendo assim 
processos automáticos e sincronizados de imagens gráficas 
com o fluxo sonoro.  Tanto quanto sabemos, nossa 
proposta está baseada em uma idéia original, mas bastante 
simples, a saber, que tanto a síntese granular como a 
seqüência de quadros de um vídeo estão no domínio do 
micro-tempo (dezenas de milésimos de segundo) 
permitindo assim que o fluxo de sons granulares possa ser  
gerado e controlado através da evolução temporal de 
imagens gráficas. Denominamos estes processos de 
Sonorização Dinâmica de Imagens, ou seja, temos geração 
e controle de Texturas Sonoras Granulares através do 
conteúdo informacional e do micro seqüenciamento 
temporal de imagens de vídeo. Inversamente, imagens 
gráficas podem ser geradas automaticamente pelo conteúdo 
informacional do fluxo granular, construindo-se assim 
animações gráficas em tempo real. Denominamos este 
processo inverso do anterior de Representação Gráfica 
Dinâmica de Processos Sonoros. Estas representações têm 
muito haver com o conceito de Partitura Gráfica já bastante 
difundida na música contemporânea. Mais recentemente 
partituras gráficas podem ser lidas dinamicamente como, 
por exemplo, o trabalho de Rainer Wehinger sobre a peça 
Artikulation de Ligeti. Estas partituras gráficas podem, em 
geral, serem lidas, mas não modificadas.  Portanto, nosso 
modelo caracteriza-se por uma representação gráfica dos 
processos sonoros com interatividade em tempo real e 
sincronia entre o áudio e o conteúdo visual. Este é o 
sentido da palavra dual no título deste projeto, os processos 
sonoros e visuais são interdependentes e complementares 

em relação ao objetivo final que é a produção de arte 
audiovisual com suporte de tecnologia digital.  
 

1 METODOLOGIA 

1.1 Organização Temporal das Estruturas Sonoras 
Granulares 

 
Em estilos de composição contemporâneos, uma obra 

musical é formada por estruturas sonoras que evoluem ou 
mesmo se transformam ao longo do tempo. Tais 
transformações podem ser contínuas ou abruptas, 
incluindo, sem perda de generalidade, como aprendemos 
com John Cage, o próprio silêncio. A visão desta pesquisa 
é focada em processos criativos musicais estruturados por 
métodos formais.  Com isto em mente, ao utilizar 
princípios de organização formal para evolução temporal 
de estruturas sonoras são necessários três ingredientes:  

 
1) Fonte do material sonoro;  
2) Classificação (taxonomia) do material e avaliação da 

sua  complexidade; 
3) Regras de organização temporal. 
 
Como uma continuação e aplicação da nossa pesquisa 

anterior [7-8] as fontes do material sonoro são, 
principalmente, bancos de sons granulares gerados pelos 
softwares EVOGRAIN e GranularStreamer. Para a 
classificação do material sonoro utilizamos a metodologia 
de classificação proposta por Curtis Roads e apresentada 
no seu livro “Microsound” [5]. Alternativamente, dada a 
diferença de abordagem, pode-se usar também a 
Espectromorfologia de Dennis Smalley [10]. No caso de 
síntese granular, uma vez que a possibilidade de controle 
individual dos grãos é, na maioria das vezes, impraticável, 
são necessários métodos computacionais para organizar as 
estruturas granulares efetivamente ao longo do tempo. 
Sendo este um trabalho em andamento, apresentamos aqui 
apenas um protótipo desenvolvido cujas aplicações serão 
baseadas nos softwares desenvolvidos e apresentados em 
trabalhos anteriores. Assim, nossa proposta, neste caso, é 
estudar as possíveis correlações temporais entre as várias 
estruturas sonoras construídas sobre a uma taxonomia. 
Estas correlações serão construídas a partir de variáveis 
aleatórias que serão associadas a parâmetros tais como 
conteúdo espectral, formas de onda e outras características 
dos grãos sonoros (ou microsons, segundo Roads). De 
posse destas correlações, podemos proceder ao 
seqüenciamento local das estruturas, ou seja, do controle 
micro-textural com Síntese Granular. O seqüenciamento 
temporal será baseado em Processos Estocásticos e dentre 
eles os Processos de Markov [11-12].  

 
1.2 Matrizes de Texturas 

 
Formalmente, texturas sonoras granulares podem ser 

geradas por um conjunto de parâmetros que caracterizam 
os grãos gerados no fluxo sonoro tais como freqüência, 
duração, envelope entre outros. Podemos organizar estes 
parâmetros de fluxos sonoros evoluindo no tempo em 
matrizes que denominamos Matrizes Texturais. Elas 
funcionam como modelos de organização sonora tanto da 
forma (macroestruturas) como do conteúdo 
(microestruturas formadas por um pequeno conjunto de 
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sons granulares) e que correspondem ao conteúdo de 
quadros (frames) de um vídeo. Esta é uma parte bastante 
importante da nossa pesquisa. Do ponto de vista 
matemático, esta associação possa ser feita entre dois 
conjuntos de Matrizes de Texturas, uma descrevendo as 
texturas de frames e outra descrevendo as texturas sonoras. 
A idéia é, então, criar um tipo de operador linear [13] que 
traduz a informação de uma matriz textural na outra e vice-
versa.  Abaixo apresentamos um modelo simples, mas bem 
característico da nossa proposta. Definimos inicialmente 
dois espaços de matrizes: um espaço de matrizes dos 
possíveis frames F e um espaço de sons granulares G. 
Cada elemento (frame) do espaço F é definido como o 
conjunto de todos os vetores (ou matrizes colunas 3x1)       
f(x,y;τ) =  (R(x,y; τ), G(x,y;τ), B(x,y;τ)), onde  o par (x,y)  
define  a posição do pixel no frame e a tripla (R,G,B) 
define a  sua composição de cores no momento de tempo τ. 
Vamos supor que (x,y) é um ponto de uma tela retangular 
usual, isto é, a ≤ x ≤ b e c ≤ y ≤ d. Num vídeo este conjunto 
de vetores sofre transformações, deforma-se ao longo do 
tempo τ que denominamos tempo de vídeo. Por outro lado, 
os sons granulares G são constituídos, neste exemplo 
simples, de três senóides com frequências ωR, ωG,  ωB com  
amplitudes AR AG e AB  definidas como AR = R/ (R + G + 
B), AG = G/(R + G +B) e AB = B/(R + G +B). Claramente 
temos uma combinação convexa, pois AR + AG + AB = 1. 
Todas estas funções dependem das variáveis x, y e τ. Então 
definimos o som granular associado ao frame como:  

 
S(x,y;τ,t) = E(τ,t)[ AR sin(ωR t) + AG sin(ωG t) + AB sin(ωB t)];     
 
Onde E(τ,t) é um envelope espectral previamente 

definido  no tempo de vídeo τ e a variável t é o tempo 
associado ao som e que denominamos tempo de áudio. Na 
definição acima podemos ver que a composição das cores 
básicas de um pixel controla a composição das freqüências 
do som a ele associado.  

A matriz de textura associada ao frame no tempo de 
vídeo  τ é definida como o conjunto de todas as triplas 
amplitudes (AR , AG, AB), isto é  

T(τ) ={(AR , AG, AB), com a ≤ x ≤ b e c ≤ y ≤ d}. 
Em outras palavras, cada entrada (i, k) da matriz de 

textura T(τ) é associada um vetor de amplitudes das cores 
básicas formando o pixel na posição (xi, yk).  

O modelo simples acima associa um som granular a cada 
pixel de um frame. Para associarmos sons a texturas temos 
que levar em conta que se usarmos uma simples síntese de 
sons aditiva para todos os milhares de pixels da textura de 
um frame vamos obter um ruído muito próximo ao ruído 
branco. Assim um processamento estatístico da textura da 
tela associada a cada frame é necessário para obtermos 
pesos adequados para a síntese sonora dos grãos levando a 
fluxos sonoros que possam ser controlados em tempo real 
pelo usuário. Isto está sendo estudado presentemente.  

 
1.3 Composição de Peças Audiovisuais 
 

O uso intensivo da moderna tecnologia digital pode 
favorecer grandemente a experimentação de modelos 
formais de organização do material sonoro gerado com 
Síntese Granular e controlado pelo conteúdo informacional 
de uma seqüência de quadros de vídeo, levando a uma 
nova maneira de criação audiovisual.  Resumidamente 

trata-se de uma “sonorização automática” de um vídeo 
utilizando uma associação adequada entre imagem e som. 
O modelo descrito acima pode ser implementado em um 
algoritmo com posterior desenvolvimento de um software 
o qual deve permitir experimentação com a composição de 
algumas peças audiovisuais de curta duração (2 a 5 
minutos). Claramente isto implica que compositores, 
músicos, artistas digitais e outras pessoas interessadas em 
artes audiovisuais podem fazer um uso criativo do software 
composição e realizar novos experimentos e, com isto, 
testar a aplicabilidade e versatilidade de nosso modelo. 
Inversamente queremos estender os resultados obtidos no 
projeto anterior com o GranularDrawer [8] e compor peças 
audiovisuais com geração dinâmica de animações gráficas 
a partir de processos sonoros. 

Para integrar estas duas dimensões sensoriais, a audição 
e a visão, é necessário primeiramente encontrar 
características inerentes de cada uma (conteúdo 
informacional) e então definir mapeamentos entre elas, 
associando características do fluxo sonoro granular com 
características do fluxo de imagens (vídeo) e vice e versa. 
Desde os primórdios da pesquisa sobre integrações entre 
imagem e som é investigada a possibilidade de haver uma 
correspondência absoluta entre audição e visão, por outro 
lado se propõe que tal correspondência depende apenas de 
escolhas estéticas [14].  

As associações podem ser realizadas em um modo 
interno onde os parâmetros são obtidos por uma análise das 
características físicas do som como, por exemplo, 
amplitude, altura, timbre e duração; e da imagem como 
brilho, cor, contraste, complexidade entre outras. 
Associações em modo externo são aquelas realizadas entre 
características consideradas mais semânticas do que físicas. 
Um exemplo simples seria relacionar a figura de um leão 
com o som de um rugido. A dificuldade atual em se 
realizar associações externas é a precariedade de métodos 
para obtenção destes parâmetros a partir da análise 
automática do som ou da imagem. Seja qual for o modo da 
associação, o fator mais importante para que as dimensões 
sejam percebidas de forma integrada pelos nossos sentidos 
é a sua sincronicidade [15]. Por sincronicidade entende-se 
eventos que acontecem no áudio e no vídeo em um mesmo 
instante de tempo ou com pequeno intervalo de diferença. 

 

2 PROTOTIPAGEM 

 
Conforme indicado por Ciufo [16], por razões de 

simplicidade, os experimentos iniciais com sistemas de 
composição podem realizar a análise informacional em 
uma única direção, isto é, realiza-se a análise do som para 
então controlar os parâmetros da imagem ou, de maneira 
oposta, uma seqüência de imagens (frames) é analisada 
para controlar os parâmetros da síntese sonora. Em nossa 
primeira implementação de um sistema de composição 
audiovisual, partimos de informações obtidas a partir da 
análise de um vídeo para então controlar quatro fluxos 
independentes (pistas de áudio) de sons granulares 
sintetizados pelo sistema GranularStreamer[8] e emitidos 
por um sistema estereofônico. 

Atualmente estamos analisando apenas duas 
características físicas da imagem (modo interno) utilizando 
a biblioteca de processamento gráfico Processing 1.0. 
Pontos (pixels) são amostrados uniformemente de cada 
quadro de um vídeo e partir deste são obtidos os valores 
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médios de cor e de brilho da imagem. Para cada quadro, 
estas características são analisadas de quatro maneiras 
diferentes. A primeira é proveniente da análise da imagem 
completa e controla um fluxo sonoro no qual os grão de 
som são difundidos uniformemente entre o canal esquerdo 
e o canal direito da saída de áudio dando origem a uma 
textura de fundo. Na segunda, a imagem é dividida 
verticalmente em três partes e analisa-se apenas o terço 
esquerdo da imagem ligando suas características com a 
síntese sonora onde os grãos são emitidos puramente pelo 
canal esquerdo. De maneira análoga é feita a análise do 
terço direito da imagem. Finalmente, o terço central da 
imagem controla os parâmetros de um fluxo granular 
centralizado. A Figura 1 descreve a topologia do nosso 
protótipo. 

 

 
Figura 1 Texturas granulares geradas a partir dos 

quadros de um vídeo. 
 
Desta forma obtemos uma textura de sons granulares 

composta por quatro camadas onde o conteúdo 
informacional do vídeo corresponde temporal e 
espacialmente ao conteúdo da síntese sonora. 
Demonstramos também que um mapeamento complexo 
por ser obtido a partir de diversas ligações simples entre 
parâmetros físicos da imagem e do som. 

 

3 CONSIDERAÇÕES FINAIS 

 
Neste trabalho propomos uma integração entre áudio e 

vídeo baseada no fato que as estruturas fundamentais de 
ambos realizam-se em intervalos de tempo da ordem de 
algumas dezenas de microssegundos. Assim, dado que os 
computadores atualmente têm grande capacidade de 
processamento, podemos construir aplicações que possam 
carregar o conteúdo informacional de cada um dos 
domínios no outro. 

Podemos antever várias aplicações deste modelo, desde 
paisagens sonoras dinâmicas que se modificam com a 

presença de pessoas, assinaturas sonoras em tempo real 
associadas a imagens já armazenadas, auxílio à 
composição eletroacústica ou música mista. 
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ABSTRACT

In this work we propose a Linear Downmix from Surround to Stereo Systems, which is capable to keep some 
psychoacoustics effects present in the Surround System also in the Stereo System from de downmix
improvement from 5.1-to two-channel stereophonic system [3,4]. This can be achieved through linear control of 
signal amplitudes distributed among the surrounding speakers and two low pass filters for the rear speakers. 
Formally this control can be viewed as a solution of a nonhomogeneous linear equation system of two equations 
with five parameters. So at least a non-trivial solution always exists. Finally we present an implementation of 
our model in Pure Data and we discuss the design of the psychoacoustic aspects of our setup with the computer 
implementation.

0 INTRODUTION: SURROUND 5.1 AND TWO 
CHANNEL STEREOPHONIC SYSTEMS AND 
DOWNMIX

Nowadays with the high-speed digital technology together 
with sophisticate hardware at disposal Sound spatialization 
turned out a very important aspect of concerts, happenings, 
shows or simply hearing music at home [1,2]. Surround
systems are now available to many people. Nevertheless 
these systems haven’t been easily available to most part of 
common people. Since the Stereo System is the common
one it is interesting to downmix the surround sound 
material to a stereo version. Solutions for this downmix
have been presented for manufactories as well in academic 
Works[1,2]. These solutions however present a flaw, which

we consider important, namely, they loose important
qualities of the surround sound patterns. We propose here a
solution to this problem with a mathematical model and a
computer implementation and we discuss the potential of
our methodology.

We present in sections 1 to 3 the structure of surround
systems and the spatial distribution of the apparatus. Also 
we describe the good aspects of surround sound 
spatialization, mainly the psychoacoustics ones. In section 
4 we present our linear model of downmix and calculate 
some examples. In section 5 we present a computer 
implementation of the model in Pd. In section 6 we discus 
the possible experiments with our setup and section 7 we 
conclude with some observations.
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It worth to mention that our approach here is yet a 
theoretical one based on a linear model. The experimental 
setup will be performed in near future in order to find the 
perspectives and limitations of our model.

1 SURROUND 5.1 AND TWO CHANNEL 
LISTENING ARRANGEMENT

The surround 5.1 (L/C/R/LS/RS) and two channels (L/R)
listening present in ITU-R-BS.1116-1 and specified in 
ITU-R-BS.775-2 is show in Figure 1. The L and R
positions in both situations are the same.

Figure 1 - Multichannel 5.1and 2.0 stereophonic 
reproduction  (ITU R BS.1116-1)
The downmix procedures must pursuit the best result for 
sound images in L/R reduction including sharpness,
deepness, clarity and continuity of sound movements 
presents in 5.1.

2 REFERENCE DOWNMIX PRODECURE

The reference downmix procedure is done by ITU-R-
BS.775-2 and replayed in ITU-R-BS.116-1 in the follow 
equations formulation:

L0 = 1.00 L + 0.71 C + 0.71 Ls                         (1a)
R0 = 1.00 R + 0.71 C + 0.71 Rs         (1b)

3 IMPROVEMENTS

Figure 2 – Sketches to downmix 5.1 to 2.0 
improvements [3,4].

One of us [3,4] have got some improvements including in
the downmix process a Low Pass Filter and a attenuation 
corresponding the acoustic shadow effect caused by human 
head for sounds coming from speakers Ls and Rs, as well to
provide a particular position in the downmix space. The 
values are still in study. They may vary depending on the 
type of sound material, and the sonorous environmental 
context of the mixing. This paper works specifically as a
support to investigate the behavior of listening in function 
of parameters of levels and filtering.   

4 MATHEMATICAL MODEL

Consider firstly a 5-surround system as in the Fig. 1 above. 
Let 𝐿𝐿0, 𝑅𝑅0, 𝐶𝐶0, 𝐿𝐿0𝑠𝑠, 𝑅𝑅0𝑠𝑠 the maxima power amplitudes 
chosen by the user for the correspondent speakers of the 
system.  These can be, of course, the maxima amplitudes of 
the system itself. So, the maximum power that can be used 
is  

𝐿𝐿0 + 𝑅𝑅0 +  𝐶𝐶0 + 𝐿𝐿0𝑠𝑠 +  𝑅𝑅0𝑠𝑠 = 𝐸𝐸 (2)
Defining now the normalized adimensional quantities 

𝐿𝐿 = 𝐿𝐿0
𝐸𝐸

, = 𝑅𝑅0
𝐸𝐸

, 𝐶𝐶 = 𝐶𝐶0
𝐸𝐸

, 𝐿𝐿𝑠𝑠 = 𝐿𝐿0𝑠𝑠
𝐸𝐸

, 𝑅𝑅𝑠𝑠 = 𝑅𝑅0𝑠𝑠
𝐸𝐸

, we have

𝐿𝐿 + 𝑅𝑅 +  𝐶𝐶 +  𝐿𝐿𝑠𝑠 +  𝑅𝑅𝑠𝑠 = 1                       (3)

We propose here a linear model. The downmix from a 
Surround System to a Stereo one can be obtained through 
the linear control of the normalized signals amplitudes, 𝐿𝐿
(left front), 𝑅𝑅 (right front), 𝐶𝐶 (central), 𝐿𝐿𝑠𝑠 (Left Surround)
and 𝑅𝑅𝑟𝑟 (Right Surround) of the 5-surround system.
Formally we propose the control to be realized by a non-
homogeneous linear system of 2 equations with 5 
parameters (5-dimensional parameter space)

𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 = 𝑎𝑎1𝐿𝐿 + 𝑎𝑎2𝑅𝑅 + 𝑎𝑎3𝐶𝐶 + 𝑎𝑎4𝐿𝐿𝑠𝑠 + 𝑎𝑎5𝑅𝑅𝑠𝑠
                          (4)

              Rst = a2L + a1R + a3C + a5Ls + a4Rs

where 𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 and 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠 are the left and right output amplitudes 
of the stereo system and 𝑎𝑎𝑘𝑘 ≥ 0, for 𝑘𝑘 = 1,2, … ,5. Since 
here we are using normalized quantities the Principle of 
Energy Conservation applied to the connected downmix
System 5-surround–Stereo give us another constraint 
equation

𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 + 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠 = 1 (5)

Now observe that we can have the particular (and extreme)
case where 𝑅𝑅 = 𝐶𝐶 = 𝐿𝐿𝑠𝑠 = 𝑅𝑅𝑠𝑠 = 0 and 𝐿𝐿 = 1. Together 
with this we also we can choose for the Stereo output 
𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠 = 0. Then Eqs. (5) and (4) imply 𝑎𝑎1 = 1. With the 
same argument for the other coefficients we can prove that 
the possible range for all the coefficients is 0 ≤ 𝑎𝑎𝑘𝑘 ≤ 1.
Even with the constraint equations (3) and (5) the linear 
system (4) has 3 degrees of freedom. So we can write two 
of them in terms of the other three. Nevertheless some 
solutions are not allowed. For example, an equal 
distribution for all five channels, say 𝑎𝑎1 = 𝑎𝑎2 = 𝑎𝑎3 =
𝑎𝑎4 =  𝑎𝑎5 = 𝑎𝑎 𝑖𝑖𝑖𝑖 not possible if 𝑎𝑎 ≠ 1/2 since from Eqs. 
(3), (4) and (5) we get 𝑎𝑎 = 1/2.
In order to get the low frequency from rear speakers the 
signals sent to them pass through a low band filter, so the
amplitudes 𝐿𝐿𝑟𝑟 and 𝑅𝑅𝑟𝑟 are already filtered. Observe that our 
system has internal symmetries, which are easily seen in 
the structure of the two above equations, namely, the 
coefficients of the front speakers as well the rear ones are 
intertwined. Symmetry implies simplicity at expenses to
generality. Nevertheless the above linear system presents a 
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symmetry, which turns out to be very common to our aural 
perception.
Now we can proceed in two ways. The first one is, of 
course, free experimentation by simply by varying the 
amplitudes ad libitum of the surround system and evaluate 
the result on the stereo output. In this way hearing is the 
fitness function of the expected results.  Nevertheless this 
approach can take a long time to the user experiment all the 
effects he/she wish to get from the downmix process. A 
more effective way is just to fix the expected pattern of the 
stereo output distribution on time and get the solution set in 
the parameter space. We can solve the linear system for 
any output stereo amplitudes 𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 and 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠 fixed by user. 
Since our system is a 2x5 one we have 3 degrees of 
freedom and so we get a 3-dimensional space of solutions 
for each 𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 and 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠 fixed.
For our downmix setup this means that the user must have
in mind the wanted effect along time in terms of the left-
right distribution of the stereo signal. In other words the 
user can prefix the dynamics of the stereo spatialization of 
the sounds solving the linear system (3) for each pair of 
outputs (𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠, 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠) given in time. The solutions above can 
be used in a computer program to control dynamically the 
downmix.

5 COMPUTER IMPLEMENTATION

Our computational implementation of the linear model was 
developed in Pure Data programming language [5][6]. The 
basic programming structure of PD is called patch and it 
encapsulates a series of processing routine described by a 
visual representation. This encapsulation mechanism 
permits the building of patches that may be reused any 
number of times. One or more routines (or object boxes) in 
a Pd patch may be subpatches that are defined in two types: 
one-off subpatches and abstractions. In either case the 
subpatch appears as an object box in another patch, called 
the parent [7]. An “abstraction” can be seen a processing 
unit that is repeated in several parts of the code. Taken 
advantage of the modularity of PD, we also implemented 
the downmix model with a modular architecture. We 
developed a set of independent abstractions with form 
downmix.* and filter.*; asteristic indicates specific 
abstractions in these classes of modules. The  parent 
abstraction (or parent module) <downmix.matrix.5.1~>
encapsulate two fundamental PD abstractions:
<downmix.materix.divisor~10> (see figure 4) and 
<filter.lowpass~3000 50> (see figure 5); The first one is a 
low-pass filter that simulates the acoustic shadow effect 
caused by human head, described in section 1. The second 
abstraction is audio signal divisor that splits the signal in 
two outputs. After splitting the signal, the DIV~ output is 
multiplied by the coefficients of linear model (see figure 
3). The numbers in object boxes indicate another PD 
feature, similar to programming languages : the user can 
provide initialization arguments to object box (in first, each 
of the parameters describes the splitted signal amplitudes, 
and in second the cutoff frequency and bandwidth of filter; 
a bandwidth of 100 is equivalent to one octave.1

1 Help file (lowpass-help.pd ) of <lowpass> object used  
in <fiter.lowpass~3000 50> Guenter Geiger 2000;  

); in this
way we can test different parameters in future test sections 
to research the best parameters. Others modules only 
process routing or sum of signals, therefore do not need
extensive explanations.

Figure 3 – Linear Downmix implemented in Pure Data 
(PD). The abstractions implemented in PD are displayed in 
the processing area for simplicity they are named as LFO 
and DIV.

Figure 4 – PD abstraction that splits the signal and
multiply by two coefficients. It performs the task of
catching a signal and divide into two signals, according to 
the amplitudes given by arguments [a,b]. Above we have 
an object box that represents the routine, and the used 
modules inside the box.

Figure 5 – PD abstraction that performs the LFO of the 
signal to produce the acoustic shadow. It is a simple 2-pole 
2-zero low-pass filter. Our implementation simplifies the
use of two PD primitives [biquad~] and [lowpass]. The 
arguments are the cutoff frequency (freq) and the filter 
bandwidth (band).

6 DISCUSSION

In our experiments we start from a model of downmix type 
Left only / Right only (Lo / Ro) with surround channels
mixed in phase (in our math model and the figures 3 and 
7, they are named 𝐿𝐿𝑠𝑠𝑠𝑠 and 𝑅𝑅𝑠𝑠𝑠𝑠) respectively. This is similar
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type of procedure recommended by ITU-R-1116-2 and 
BS.775 -1, but with some improvements. We positioned
the original channels Ls and Rs closer to the center of the
downmix (see figure 2), separating them from a position
coincident with the image of the original channels L and R
just over Lo and Ro (downmix).

Further, we explore the effect of acoustic shadow
corresponding to an angle of 120o (filtering attenuating
bands from 2 KHz) for general treatment of each surround 
signal. In our implementation shown above, filtering was
applied simultaneously to signals Ls and Rs sent both to the
downmix (Lo and Ro).

Beyond the first experiment described above we will 
experience, by new features and implementations, a
different filtering corresponding to a more realistic 
situation of the phenomena of acoustic shadow (see Figure
6), i.e., the signal Ls a stronger filtering for signal from 
channel Ro (because the left ear receives sounds with less 
high frequencies from Ro signal than Lo signal) and less
pronounced filtering for channel Lo (the left ear receives
sounds more directly from Ls). In other words the right ear 
receive the sound from the left surround channel Ls with 
high frequency attenuation (acoustic shadow) and vice 
versa for the left ear.

Figure 6 – Acoustic shadow caused by the human 
head over Ls and Rs sounds

In this way, as shown in figure 7 below, it is possible to 
make a new arrangement of our linear model to emulate 
this acoustic shadow on both ears for the stereo apparatus. 
We adopted also, in addition to filtering process, an
attenuation of Ls and Rs, seeking to establish a dynamic 
plan differentiated frontal sound image to represent the
hemisphere behind the listener in your listening space. It is 
worth to mention that our model, as shown above, allows, 
theoretically, an infinite number of solutions for each 
stereo pair Lo and Ro fixed. So the user has plenty of room 
(a three dimensional space) to experiment the setup in 
order to get a specific sound output. Of course, other 
criteria can be used in order to handle the “navigation” in 
this parameter space as, for example, simplicity of 
handling the apparatus.

Figure 7 – Diagram of the optional implementation 
discussed here as improvement of the Linear 
Downmix.

7 CONCLUSION

We described here a Linear Downmix from Surround to 
Stereo Systems. Our aim is to keep psychoacoustics effects 
present in the Surround System also in the Stereo System. 
We propose a linear control of signal amplitudes 
distributed among the surrounding speakers and two low 
pass filters for the rear speakers. We also present a 
computational implementation of the theoretical linear 
model in Pure Data. The resources presented here will 
allow that different sound materials and sound 
environmental situations are reduced from 5.1 to 2.0 in real 
time with the impressions and qualitative assessments of 
listeners in order to correlate downmix parameter settings
with the nature of environmental mixing and sound 
materials involved.

Next step of our work will be to develop psychoacoustic 
testes to evaluated if the acoustic shadow effect and the 
distribution of the signal in the stereo field are 
homogeneous and preserve a good sound balance.  Since 
our model is based on a solution of a nonhomogeneous 
linear system of two equations with five parameters we 
think it is interesting to apply an optimization methodology 
based on an external control as, for example, Genetic 
Algorithms. The first model will be parameterized with a 
fixed fitness to drive the evolution. The second model is
related to the Interactive Genetic Algorithm (IGA) 
paradigm and in this case the linear coefficients will 
obtained by an interactive adjust, including the a dynamical 
fitness function, taken in to account the interaction with the 
user during psychoacoustic tests.
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RESUMO

Este artigo apresenta o desenvolvimento de um módulo de resposta vocal de domínio restrito para a plataforma
microcontrolada Arduino. O módulo desenvolvido constitui-se de uma placa eletrônica para leitura do áudio
armazenado em um cartão secure digital (SD), conversão D/A e amplificação do sinal de fala; e um programa
embarcado, responsável pela seleção dos arquivos e controle da reprodução. Com a escolha de um domínio
específico e tomando cuidado durante o processo de segmentação para evitar cortes abruptos, a qualidade das
respostas vocalizadas mostra-se adequada.

0 INTRODUÇÃO

Com a  disseminação  de  dispositivos  eletrônicos,  é  de
fundamental  importância  que  a  comunicação  humano-
máquina seja fácil e clara [1]. A fala é uma das principais
formas de comunicação entre humanos; entretanto, ainda é
pouco explorada na interação com sistemas eletrônicos.

A comunicação falada envolve dois sentidos: o ouvir e o
falar propriamente dito. Na área de processamento de fala,
essas  duas  vias  de  comunicação  são  implementadas  por
sistemas de resposta vocal (ou seja, quando o dispositivo
eletrônico “fala”) e de reconhecimento de fala (quando o
dispositivo “ouve”). Já existem diversos sistemas  text-to-
speech (TTS)  de  alta  qualidade,  baseados  em  síntese

concatenativa,  mesmo  para  a  língua  portuguesa  [2].
Entretanto, como esses sistemas são, em geral, projetados
para aplicações em computadores  desktop ou servidores,
não há preocupação em reduzir  a  ocupação de memória
necessária para armazenar os trechos de fala base para a
síntese. De forma diversa, sistemas baseados em segmentos
fonéticos  de  curta  duração  ou  em síntese  por  formantes
realizam,  com  baixo  custo  computacional,  a  síntese  de
qualquer  texto,  mas  com qualidade  pobre.  Uma solução
intermediária é o desenvolvimento de síntese de fala para
domínios  restritos  [3,  4].  Desse  modo,  considerando  a
necessidade  de  incorporar  voz  a  plataformas  eletrônicas
embarcadas, o objetivo deste trabalho é o desenvolvimento
de um módulo de resposta vocal de domínio restrito para a
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plataforma  Arduino.  Este  artigo  apresenta  tanto  o
desenvolvimento  do  hardware  quanto  do  software
embarcado. A aplicação principal vislumbrada refere-se à
vocalização  de  números,  direções  e  informações
meteorológicas, constituindo o domínio restrito de síntese.

1 A PLATAFORMA ARDUINO

Em  relação  à  plataforma-alvo,  Arduino  é  uma
plataforma microcontrolada de uso geral, em que tanto a
especificação  do  hardware quanto  o  ambiente  de
desenvolvimento  de  software estão  disponíveis
gratuitamente  [5,6].  Há  algumas  versões  de  placas-base,
com maior  ou menor  número de  entradas e  saídas,  mas
todas são baseadas nos microcontroladores AVR de 8 bits
da família ATmega. Neste trabalho, foi empregada a placa
versão  Duemilanove,  com tamanho de  aproximadamente
5x7 cm. Essa placa utiliza o microcontrolador ATmega168,
com 16 kB de memória flash, e possui 14 portas de entrada
e  saída  digitais,  comunicação  por  interface  USB  e
frequência  de trabalho (clock)  de 16 MHz.  À placa-base
Arduino, podem ser conectadas placas auxiliares (shields,
na  terminologia  dos  desenvolvedores),  para  as  mais
variadas funções [6]. Quanto ao  software, uma linguagem
própria, também chamada Arduino, foi desenvolvida pelos
criadores  da  plataforma.  Essa  linguagem  é  baseada  em
C/C++. Além da linguagem Arduino, é possível codificar
diretamente em C ou Assembly.

2 MÓDULO DESENVOLVIDO

O  módulo  desenvolvido  constitui-se  de  uma  placa
(shield) para leitura do áudio armazenado, conversão D/A e
amplificação do sinal de fala e do  firmware, responsável
pela  seleção  dos  arquivos  e  controle  da  reprodução.  O
áudio é armazenado em um cartão secure digital (SD), no
formato wav, 16 kHz, 16 bits, sem compressão. Justifica-se
o uso de um cartão SD pelo baixo custo e facilidade de
comunicação  com  o  microcontrolador  através  da  Serial
Peripheral Interface (SPI).

Devido à dificuldade de aquisição de componentes  no
mercado brasileiro, optou-se por adaptar um  hardware já
testado,  desenvolvido por  [7].  Os arquivos de áudio são
lidos do cartão (formato digital  descrito anteriormente) e
convertidos  em  um  sinal  analógico,  para  posterior
reprodução,  através  do  conversor  D/A  Microchip
MCP4921. Esse é um conversor digital-analógico com 12
bits de resolução e comunicação SPI, com clock máximo
de  20 MHz.  Note  que os  4 bits  menos significativos  do
sinal  de  áudio  são  descartados,  mas  sem  acarretar
perceptível  perda  de  qualidade.  Embora  tenha  sido
avaliado o uso de um conversor D/A de 16 bits, o custo
tornou-se proibitivo, pois não há muitos conversores com
interface SPI.

Como o cartão SD opera em 3,3 V e a tensão disponível
na placa Arduino é de 5 V, usa-se o regulador de tensão
MCP1700 para alimentação do cartão. Ainda em relação ao
cartão, são empregados três buffers em algumas das linhas,
através do uso do CI 74HC125.

Já na saída do sinal  de áudio (analógico),  é  dado um
ganho, permitindo que o mesmo seja ouvido diretamente
em  um  fone  de  ouvido  ou  um  pequeno  alto-falante.
Emprega-se,  aqui,  um  amplificador  operacional,
STMicroelectronics  TS922,  com  baixa  distorção  e
capacidade de corrente de saída de até 80 mA. O ganho de
tensão do amplificador, que regula o volume do áudio na
saída,  é  controlado  por  um potenciômetro  de  10 k .  AΩ

conexão  ao transdutor  sonoro é  realizada através  de um
jack padrão P2 (3,5 mm).

O diagrama esquemático da placa eletrônica é mostrado
na Figura 1 e a lista de componentes, com os custos de
aquisição, é apresentada na Tabela 1.

A placa de circuito impresso foi projetada no software
Proteus/Ares.  É  de  face  simples,  com  dimensões  7,1  x
5,6 cm,  sendo  mostrada  na  Figura  2.  A  placa  foi
confeccionada  pelo  processo  de  fresagem,  montada  e
testada  nas  dependências  do  Instituto  Federal  de  Santa
Catarina.
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Figura 1   Diagrama esquemático da placa eletrônica desenvolvida
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Tabela 1 Lista de componentes com estimativa de custo

Qtd. Componente Preço (R$)

1 Regulador 3,3 V MCP1700 0,85

1 Conversor D/A MCP4921 4,10

1 Amplificador operacional TS922 3,30

1 Conector SD 5,00

1 Jack estéreo 3,5 mm 2,15

1 Buffer 74HC125 0,70

2 Capacitor eletrolítico 100 μF/16 V 0,24

2 Capacitor cerâmico 100 nF/16 V 0,18

1 Capacitor cerâmico 10 nF/16 V 0,09

1 Resistor 1,5 kΩ 0,05

1 Resistor 10 kΩ 0,05

1 Resistor 100 kΩ 0,05

1 Potenciômetro 10 kΩ 1,20

1 Barra de pinos (40) 180o 15 mm 0,69

TOTAL 18,65

2.1 Firmware

O firmware do módulo foi desenvolvido em linguagem
C,  com  uma  pequena  parte  na  linguagem  própria  do
Arduino. Um diagrama de blocos dos processos envolvidos
é  apresentado  na  Figura  3.  A  inicialização  consiste  na
leitura de um arquivo de configuração, gravado no cartão
SD, que contém o mapeamento entre o texto e os arquivos
wav. Assim, cria-se uma tabela com os nomes dos arquivos
wav e os textos correspondentes em cada um deles.

Na  etapa  de  pré-processamento,  o  texto  de  entrada  é
analisado  e  são expandidas  as  abreviações  e  também os
números,  tendo  sido  implementada  uma  função  para
conversão de números em uma representação por extenso.
A seleção da sequência de arquivos a reproduzir constitui-
se no núcleo principal do programa, sendo a etapa em que
é feita a escolha dos arquivos correspondentes ao texto que
deve ser vocalizado. Se não é encontrado áudio referente a
um determinado trecho do texto de entrada, há duas opções
configuráveis: ou é reproduzido um beep, para marcar que
faltou o trecho, ou simplesmente ignora-se aquela parte.

Na última etapa, a partir da lista de arquivos de áudio, é
efetuada a leitura dos arquivos do cartão SD e controlada a
reprodução. As rotinas de leitura do cartão SD através da
SPI são provenientes da biblioteca WaveHC [7].

Figura 3   Diagrama em blocos simplificado do firmware 
desenvolvido

2.2 Gravação e edição do áudio

O  áudio  utilizado  no  módulo  foi  gravado
especificamente para essa aplicação. A partir do domínio
de frases pretendido (números, meteorologia, direções), foi
criado um conjunto de frases (177 no total), lido por uma
locutora  (autora  deste  trabalho),  de  forma  natural  e
pausada,  em  um  estúdio  de  gravação.  Um  exemplo  de
frases  utilizadas  na  gravação  é  apresentado  na  Tabela 2.
Utilizando  o  software  Praat  [8],  foi  feita  a  marcação
manual dos trechos de interesse, gerando-se o conjunto de
arquivos wav e  o mapeamento citado anteriormente.  Por
fim, esses arquivos foram gravados no cartão SD.

Tabela 2 Alguns exemplos de frases gravadas

A corrente é de 0,16 amperes.
A tensão é de um milivolt.
A tensão é de 30,31 volts.
O valor é de 15 pontos.
A temperatura  é de 16 graus Celsius.
A capacitância é de 39 picofarads.
A indutância é de 23 mH.
A velocidade é de 28 metros por segundo.
A potência é de 121 watts.
A resistência é de 82 kiloohms.
Umidade relativa do ar em torno de 90%.
A direção do vento é Sul.
O céu encontra-se nublado.
Tempo ensolarado com vento.
São duas horas e 15 minutos.
É meio dia.
Latitude: 27 graus Sul. Longitude: 60 graus Leste.

3 RESULTADOS

Em um primeiro teste, foi verificado o funcionamento do
módulo através da leitura de uma sequência de arquivos
gravados  no  SD  e  posterior  reprodução.  Mesmo com  a
limitação do conversor D/A ser de 12 bits, a qualidade do
áudio não foi  comprometida.  Não foi  realizado um teste
formal  de  avaliação  de  qualidade,  mas,  informalmente,
percebe-se que a reprodução é fiel. Com a escolha de um
domínio específico e tomando cuidado durante o processo
de segmentação para evitar cortes abruptos, a qualidade das
respostas  vocalizadas  mostra-se  muito  boa.  A  Figura  4
mostra o resultado da concatenação dos trechos de áudio
para gerar uma frase, com a forma de onda, espectrograma
e marcação dos trechos selecionados para reprodução.

4 CONCLUSÕES

Este  trabalho  apresentou  o  desenvolvimento  de  um
módulo de resposta vocal, de domínio restrito, para uso em
aplicações  embarcadas  com  a  plataforma  Arduino.  O
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Figura 2   Diagrama da placa de circuito impresso projetada
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módulo, composto por placa eletrônica e o  software para
geração da fala, permite o desenvolvimento de aplicações
como  relógio  falante,  auxílio  falado  para  deficientes
visuais  e  informação  audível  de  temperatura  e  outras
variáveis.
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Figura 4: Exemplo de sinal de fala gerado (forma de onda, espectrograma e referência do texto)
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RESUMO 
Este trabalho apresenta resultados experimentais para teleconferências de voz utilizando-se um codificador de 
código aberto livre, denominado Speex, desenvolvido por uma comunidade acadêmica sob responsabilidade da 
Fundação Xiph. Teleconferência de voz é uma parte importante em sistemas de videoconferências ou em outros 
tipos de aplicações de telecolaboração interativa em tempo real, onde tais aplicações são realizadas em redes 
de dados ou mesmo pela Internet. Neste contexto, a qualidade decorrente do processo de compressão de voz é 
um dos requisitos para viabilização do sistema. Visando aplicações avançadas em videoconferência IP, foi 
investigado o codec de voz Speex e suas peculiaridades, analisando-se sua qualidade objetiva de codificação 
em relação a outros codecs do gênero, assim como foi realizado um experimento de teleconferência de voz por 
meio deste codec numa rede local. 
 

0 INTRODUÇÃO 

   A realização de videoconferência pela Internet vem se 
tornando uma prática comum entre usuários de 
computadores, causando impactos positivos na vida das 
pessoas quanto às suas necessidades de comunicações 
pessoais. Os sistemas de videoconferência por rede IP ou 
Internet dependem principalmente de um bom codificador 
de voz online que ofereça boa compressão da voz 
capturada sem comprometer sua qualidade [1]. Em 
sistemas gratuitos, como Skype1 e MSN Windows Live2, 
os codificadores de vídeo são proprietários. 
   Para tal finalidade, são usados codificadores de voz que 
realizam diferentes técnicas na compressão de dados. Esses 
codificadores, no entanto, reduzem o tamanho do arquivo 
original, mas não é possível que sua qualidade se mantenha 
a mesma havendo perdas[2]. Tendo por base o codec de 
voz Speex e seu caráter livre, experimentos foram feitos 

                                                 
1  http://www.skype.com/intl/pt/home             
2  http://www.windowslive.com.br 

variando alguns de seus parâmetros como taxa de bits e 
taxa de amostragem comparando-os e os inserindo em uma 
teleconferência a fim de estabelecer os valores ótimos de 
funcionamento do codec. 

 

1 OBJETIVOS 

    O objetivo deste trabalho é realizar um estudo 
experimental sobre a qualidade de voz do codec Speex, 
para investigar a viabilidade de sua utilização em sistemas 
de videoconferência IP de código aberto com desempenho 
de boa qualidade e baixo custo. Os experimentos com o 
codec Speex foram realizados juntamente com outro estudo 
nosso sobre o codec de vídeo Theora [3], que também vem 
a ser um codificador de código aberto [4]. Desta forma, 
uma meta futura é o de implementar experimentalmente 
um sistema de videoconferência IP através do conjunto 
Theora e Speex de codificadores de vídeo e voz, 
respectivamente, visando aplicações acadêmicas em 
videoconferências. O presente trabalho tem como objetivo 
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dar suporte a esta meta, pois as comunicações por meio da 
fala é uma parte importante do sistema. 
 

2 METODOLOGIA E MATERIAIS 

Este trabalho foi realizado em diversas etapas para 
realizar a avaliação do codec Speex, que são as seguintes: 
(i) levantamento de características dos codificadores de 
voz; (ii) obtenção de amostras representativas de voz em 
arquivos adequados; (iii) simulação da codificação e da 
decodificação dos sinais de voz através de diversos tipos de 
codec de voz além do Speex; (iv) avaliação comparativa 
dos arquivos simulados através do método PESQ; (v) 
realização de teleconferência de voz através de rede local, 
e sua avaliação informal e subjetiva. Os demais itens desta 
seção apresentam os detalhes de cada uma destas etapas. 

 
2.1   Levantamento de Características 

Inicialmente foram levantados dados característicos de 
alguns codecs de voz como licença, taxas de amostragem 
possíveis, atraso algorítmico (delay) e tratamentos como 
supressão de ruído, de eco entre outros, conforme 
apresentado na Tabela 1. 

 
Tabela 1: tabela comparativa entre os principais codecs de voz [5]. 

Codec 
Frequência 

de 
amostragem 

(kHz) 

Taxa de 
bits 

(kbps) 

Atraso de 
quadro + 
Lookahead 

(ms) 
Licença 

Speex 8, 16, 32 

2.15-24.6 
(NB)       

4-44.2 
(WB) 

20+10 (NB)  
20+14 
(WB) 

Código 
Aberto     

Software 
Livre 

iLBC 8 15.2 ou 
13.3 

20+5 ou 
30+10 Não é Livre

AMR-NB 8 4.75 - 12.2 20+5? Proprietário
G.722.1  16 (16) 24,32 20+20 Não é Livre
G.729 8 8 10+5 Proprietário

GSM-FR 8 13 20+? Proprietário
G.723.1 8 5.3 ou 6.3 37.5 Proprietário
G.728 8 16 0.625 Proprietário
 
Após a busca na literatura foram feitas comparações, 

para isso foi necessário o uso de um computador com 
sistema operacional Windows (XP ou mais novo) e 
algumas ferramentas.  

 
2.2    Obtenção de Amostras 

Neste trabalho foram usadas diversas amostras de voz 
masculina e de voz feminina no formato WAV sem perdas 
para submissão ao processo de codificação e decodificação 
de voz. Estas amostras foram obtidas em diferentes taxas 
de bits e taxas de amostragem, disponibilizadas pela 
Xiph.org [5], conforme apresentado na Tabela 2. 
Utilizamos neste experimento apenas as amostras com taxa 
de amostragem de 8 kHz. 

 
2.3    Simulação da Codificação e Decodificação 
dos Sinais de Voz 

Através da ferramenta Multimidia UI: Speech and Audio 
Compression, disponibilizada por Hwang [6], foi realizada 
uma simulação da codificação e decodificação destes sinais 
obtidos (na Tabela 2), para o formato Speex, bem como 
para os codecs G.723, G.726, G.729, e LPC, que são 
codificadores conhecidos e padronizados [6], e ainda o 
codec GSM usado em telefonia móvel. 
 

Tabela 2: arquivos de voz usados nos experimentos de codificação 
Item Arquivo Gênero Taxa de Bits 

(kbps) 
1 male.wav M 128 
2 malespeex4.wav M 4 
3 malespeex4vbr.wav M 4 (VBR)  
4 malespeex6.wav M 6 
5 malespeex8.wav M 8 
6 malespeex8vbr.wav M 8 (VBR) 
7 malespeechx11.wav M 11 
8 malespeechx11.wav M 15 
9 female.wav F 256 
10 femalespeex4.wav F 4 
11 femalespeex4vbr.wav F 4 (VBR)  
12 femalespeex6.wav F 6 
13 femalespeex8.wav F 8 
14 femalespeex8vbr.wav F 8 (VBR) 
15 femalespeex11.wav F 11 
16 femalespeex15.wav F 15 

 
O uso desta ferramenta é fácil e intuitivo, possuindo uma 

interface simples, e permitindo gravações de voz 
instantaneamente. A Figura 1 apresenta a interface gráfica 
de usuário da ferramenta Multimedia UI, onde se pode 
verificar a possibilidade de escolher o tipo de codec de voz 
(Speech Codec) e sua taxa de bits de operação (Bit Rate). 

Os sinais passados pelo processo de codificação e 
decodificação foram salvos em arquivos tipo WAV. Os 
sinais gerados foram obtidos com mesma taxa de bits do 
arquivo original.  

 

 
Figura 1: Interface da ferramenta Multimidia UI: Speech and Audio 

Compression. Com ela é possível mudar diversos parâmetros de 
qualidade na codificação da voz gravada. 

 
2.4   Avaliação Objetiva 

Para fins comparativos, foi usada a ferramenta PESQ 
(Percentual Evaluation of Speech Quality)[7] capaz de 
avaliar as distorções causadas por codecs diversos, 
transcodificações, erro de transmissão, perda de pacotes, 
entrecorte de tempo entre outros. Neste caso, foram 
avaliadas as distorções obtidas através da codificação dos 
arquivos de áudio contendo vozes masculinas e femininas. 

Foi utilizado um aplicativo do método PESQ que 
funciona através de comandos de linha (prompt) do 
Windows. É necessário informar através do comando, a 
taxa de amostragem dos codecs a serem usados na 
comparação, o nome do arquivo original e sua extensão, o 
nome do arquivo codificado e sua extensão, conforme 
mostrado na Figura 2. Além disso, é necessário que tanto 
os arquivos de voz quanto o aplicativo PESQ estejam na 
mesma pasta. O resultado é, então, salvo em formato 
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planilha podendo ser usado para interpretação de dados e 
tabelas comparativas. 
 

 
Figura 2 : Interface e exemplo de utilização da ferramenta PESQ. 

A 
   Em termos comparativos, foi possível gerar gráficos 
ilustrando a qualidade média (valor médio em PESQ MOS) 
com relação à taxa de bits. Isso foi feito para os diferentes 
codecs de voz analisados e as amostras obtidas (Tabela 2). 
 
2.5   Teleconferência Experimental 
   Uma última etapa do estudo foi a realização de um 
experimento de teleconferência usando o codec Speex. Isso 
pôde ser feito através do programa multifuncional 
conhecido por VLC Media Player [8], ou simplesmente 
VLC. A Figura 3 mostra a tela de configuração do VLC, 
que permite usar tanto dispositivos de captura de áudio 
quanto de vídeo e fazer distribuição de feixes de sinal 
(streaming) através dos protocolos UDP ou TCP/IP entre 
dois ou mais computadores e convertê-los em um formato 
especificado, como Speex.  
 

 
Figura 3: interface de codificação de áudio do programa VLC. 

 
    Este experimento foi realizado na rede interna do 
laboratório da instituição. Também foi realizado através de 
uma conexão direta de rede entre dois computadores, 
ligando-os diretamente um ao outro por um cabo cruzado 
de rede, por onde são enviados e recebidos os sinais de voz 
através do protocolo UDP. Tentativas foram feitas com 
redes externas, entretanto, sem sucesso devido a limitação 
do software VLC cujo streaming multimídia através dos 
protocolos UPD ou RTP são limitadas apenas para redes 
internas. 
 

3 RESULTADOS 

   Apresentamos nesta seção os resultados da comparação 
da qualidade objetiva dos codecs de voz e o experimento 
de teleconferência com o codec Speex.  
 
3.1   Qualidade através do PESQ 
Os resultados valor PESQ-MOS do codec Speex foram 
comparados com o desempenho dos demais codecs 
utilizados na avaliação objetiva.  

A Figura 4 mostra o gráfico obtido do valor de qualidade 
objetiva PESQ-MOS em função da taxa de bits utilizado 
por cada codec de voz na fase de simulação de codificação, 
para os sinais de voz masculina.  

 

 
Figura 4: Gráfico comparativo do valor médio de qualidade de 
diferentes codecs de voz em diferentes taxas de bits com voz 

masculina. 
 

A Figura 5 mostra o mesmo gráfico, porém para os 
sinais de voz feminina. 
 

 
Figura 5: Gráfico comparativo do valor médio de qualidade de 
diferentes codecs de voz em diferentes taxas de bits com voz 

feminina. 
 
Através destes gráficos comparativos, é possível 

perceber que o codec Speex, tanto com vozes femininas 
quanto masculinas mostrou melhor desempenho de 
qualidade PESQ do que os demais codecs, principalmente 
a partir da taxa de bits de 8 kbps. Nota-se que o Speex 
obteve qualidade superior inclusive ao codec GSM, usado 
em sistema de telefonia móvel. 

Para taxas de bits abaixo de 6 kbps, o codec G.726 
mostrou-se superior ao Speex, em termos de qualidade 
objetiva. Este resultado em termos diferenças relativas de 
unidades PESQ entre os diversos codificadores são 
similares aos resultados obtidos na avaliação do codec 
Speex realizado pela Fundação Xiph.Org [5].  

 
3.2  Teleconferência com Speex 

Com o uso do programa VLC foi realizado uma 
teleconferência simples, que foi útil para verificar a 
qualidade e desempenho subjetivo do codec Speex ao 
codificar e decodificar sinais de voz em tempo real numa 
rede de dados. A Figura 6 mostra o aplicativo VLC 
executando o envio contínuo de fluxo de voz codificado 
com o Speex, ou seja, no computador de envio. A Figura 7 
mostra o aplicativo VLC executando a recepção do sinal de 
voz recebido pela conexão de rede, ou seja, no computador 
cliente. Este experimento foi realizado configurando a rede 
no modo UDP. 
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Figura 6: Tela do VLC no lado de envio de sinal de voz em fluxo 

contínuo (tempo-real) com o codec Speex. 
 

 
Figura 7: Tela do VLC no lado de recepção (cliente) do sinal de voz 

com o codec Speex. 
Através desta conexão ponto a ponto, o experimento 

consistiu em enviar sinais de voz de arquivos pré-gravados 
do lado de envio para o lado cliente. Num segundo 
experimento, a conexão foi feita utilizando dois microfones 
e duas instâncias do programa VLC por computador: 
servidor e cliente. Em cada máquina, uma instância do 
programa foi responsável pelo envio da voz e a outra, pelo 
recebimento, tendo cada pessoa falando para enviar sua 
própria voz pelo computador de envio e recepção do fluxo 
de voz. Em ambos os casos, no lado cliente uma pessoa 
ouviu com fones de ouvido o som decodificado pelo VLC 
cliente. 

Em termos de qualidade subjetiva o codec Speex 
cumpriu o resultado esperado, tornando possível a 
realização de uma teleconferência com ótima qualidade de 
envio e recepção, com uma demora menor que dois 
segundos e provendo uma voz sem distorção e com perdas 
não significativas. Esse tempo de transmissão entre os dois 
computadores é decorrente da própria limitação do 
software. Segundos os testes de codificação, foi possível 
verificar que o software VLC quando em processo de 
codificação, gastava em torno de 0,2 segundos para 
codificar o som recebido e mais 0,2 segundos para 
decodificá-lo na outra máquina. Somando-se ao o processo 
todo, cerca de 2 segundos, pode-se prever que o processo 
de encaminhamento dos pacotes de voz levam em torno de 
1,6 segundos entre um computador e outro.  

Isto foi possível verificar em caráter informal de teste, 
pois ambos os computadores se encontravam no mesmo 
ambiente de laboratório. 

Devido limitação do software VLC não foi possível usar 
outros codecs de voz, para efetuarmos uma comparação 
subjetiva. O VLC não possui os codecs nativos ou patches 
oficiais que tornem possível a codificação da voz capturada 
para outros formatos além do Speex. 
 
3.3  Análise dos Resultados 

Em relação aos resultados obtidos, pode-se utilizar como 
parâmetros os de outros autores sobre o mesmo assunto. 
Em três deles foi utilizado o método subjetivo MOS. 
Percebe-se que em redes sem fio o codec Speex era inferior 
aos codecs GSM, G.726 e G.722 em qualidade [9], 
entretanto, em redes cabeadas atingia valores superiores 
aos mesmos codecs [10]. Em outro estudo, Speex atingia 
qualidade superior ao GSM FR, GSM HR e LPC para taxas 
de bits semelhantes e conseguia bons valores acima de 11 
kbps [11]. Em um último estudo, através do chamado 
Modelo E, Speex atingia valores superiores ao GSM FR e 
G.726 [12]. 

Nos experimentos realizados no âmbito deste projeto, 
percebe-se que os valores obtidos estão de acordo com os 

resultados experimentais de outros autores. Entretanto, 
Speex foi superior ao codec G.729 e mais eficaz na 
compressão de voz em taxas acima de 8 kbps. 

4 CONCLUSÕES 

O codec de voz Speex mostrou-se apto a realização de 
uma teleconferência, conseguindo obter desempenho de 
qualidade objetiva melhor que alguns padrões usados em 
telefonia e telefonia móvel quando acima de taxas de 8 
kbps.  

No teste experimental entre dois computadores, a 
teleconferência apresentou apenas um pequeno atraso de 
sinal e com qualidade subjetiva de voz muito boa. Não 
apresentou problemas na recepção ao usuário final, sendo 
esta avaliação ainda em caráter informal. 

Para futuros trabalhos, planeja-se realizar mais testes de 
teleconferência de voz medindo-se a qualidade de voz 
subjetiva com maior formalidade, além de submeter a 
teleconferência de voz através da rede local com TCP/IP e 
pela Internet. Além disso, planeja-se fazer uma análise do 
codec Speex em condições de videoconferência, ou seja, 
trafegando voz e vídeo ao mesmo tempo. 
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RESUMO 
Este artigo propõe um sistema robusto 
espectral por sequência direta. O sistema
tornando-a imperceptível para o sistema a
sistema quanto à capacidade de inserção 
 

0 INTRODUÇÃO 

A crescente necessidade de proteção de direitos autorais 
em materiais multimídia, assim como a possibilidade de 
agregação de conteúdo, está cada vez mais dependente de 
avanços tecnológicos que possibilitem a adição de tais 
características ao objeto alvo sem degradação de seu teor 
original. Segundo [1], esta não é uma tarefa trivial, p
capacidade e a transparência da ocultação das informações 
estão diretamente relacionadas, sendo inútil aumentar a 
quantidade de informações que pode-
isso houver degradação da qualidade do sinal hospedeiro

Amplamente pesquisadas com propósitos militares, as 
técnicas de ocultação de informações baseiam
principalmente em conceitos de criptografia 
ramificações. Uma delas, a esteganografia, utiliza métodos 
para inserir mensagens secundárias dentro de mensagens 
primárias. O termo, originado do alfabeto grego, significa 
“escrita escondida”, pois através desta técnica procura
camuflar a existência de informações ocultas em 
mensagens aparentemente inofensivas. 

Neste artigo, propomos um sistema de adição e extração 
de marcas d’água baseado na técnica derivada da 
comunicação digital conhecida como espalhamento 
espectral por sequência direta (em inglês, 
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robusto de ocultação de dados em áudio baseado na técnica de espalhamento 
O sistema insere marcas d’água em frequências aleatórias 
o sistema auditivo humano. Os resultados preliminares apontam a

quanto à capacidade de inserção e transparência dos dados. 

A crescente necessidade de proteção de direitos autorais 
, assim como a possibilidade de 

cada vez mais dependente de 
que possibilitem a adição de tais 

sem degradação de seu teor 
sta não é uma tarefa trivial, pois a 

capacidade e a transparência da ocultação das informações 
estão diretamente relacionadas, sendo inútil aumentar a 

-se ocultar, se com 
isso houver degradação da qualidade do sinal hospedeiro. 

m propósitos militares, as 
técnicas de ocultação de informações baseiam-se 

criptografia e suas 
ramificações. Uma delas, a esteganografia, utiliza métodos 
para inserir mensagens secundárias dentro de mensagens 

mo, originado do alfabeto grego, significa 
“escrita escondida”, pois através desta técnica procura-se 
camuflar a existência de informações ocultas em 

 

de adição e extração 
técnica derivada da 

comunicação digital conhecida como espalhamento 
(em inglês, Direct Sequence 

Spread Spectrum ou DSSS). O
processa arquivos no formato 
(WAV) e utiliza um modelo psicoacústico
com áudios de dois canais e frequ
44100Hz e, diferentemente de técnicas de esteganografia 
como o Least Significant Bit 
informação que deseja-se ocultar
significativos do arquivo de som
próprio conteúdo sonoro durante o processo.

1 INSERÇÃO DA MARCA D’

O processo de inserção inicia com a transformação do 
arquivo em amostras Pulse Code Modulation
cálculo da quantidade de blocos que serão utilizados para 
ocultar a informação, chamados de “janelas”. Como o 
tamanho de cada janela foi fixado em 1
compatibilidade com o modelo psicoacústico
de dados que pode ser ocultada
diretamente dependente do tamanho 
áudio.  

A mensagem secreta é compactada através de processos 
heurísticos que substituem preposições de uso comum e 
combinações de letras. Este método foi 
formas de compactação amplamente utilizadas
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Paulo Roberto Brandt1 

técnica de espalhamento 
ências aleatórias no áudio de entrada, 

apontam a eficiência do 

O método desenvolvido 
no formato Windows Audio-Visual 

e utiliza um modelo psicoacústico [1] compatível 
frequência de amostragem de 

técnicas de esteganografia 
 (LSB), que distribui a 

se ocultar através dos bits menos 
significativos do arquivo de som [2], o DSSS utiliza o 

durante o processo.  

INSERÇÃO DA MARCA D’ÁGUA 

O processo de inserção inicia com a transformação do 
Pulse Code Modulation (PCM) e o 

uantidade de blocos que serão utilizados para 
ocultar a informação, chamados de “janelas”. Como o 

ado em 11.14s para manter 
compatibilidade com o modelo psicoacústico, a quantidade 

ocultada através do sistema é 
diretamente dependente do tamanho em segundos do 

A mensagem secreta é compactada através de processos 
heurísticos que substituem preposições de uso comum e 
combinações de letras. Este método foi aplicado, já que 

amplamente utilizadas, como o 
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Código de Huffman [1], não ofereceram resultados 
satisfatórios para textos de tamanho reduzido. 

Em seguida, é realizada a análise espectral do sinal, 
passando-o do domínio tempo para o domínio da 
frequência. Para isso, ao invés de utilizar a transformada 
mais conhecida e mais utilizada em processamento digital, 
a transformada de Fourier [1], foi empregada a Modulated 
Complex Lapped Transform (MCLT) [3], por possuir 
propriedades de reconstrução do sinal que a tornam atrativa 
para o processamento de áudio [4]. Este processo é 
gradativo no algoritmo, sendo aplicado na iteração 
principal que analisa os blocos de amostragem do áudio. 

A marca d’água, neste caso tratada como um texto a ser 
mascarado no conteúdo sonoro, é definida como uma 
sequência de espalhamento espectral w, ou seja, um vetor 
gerado de forma pseudo-randômica, onde   . 
Cada elemento  é chamado de “chip” [4]. Na prática, 
cada caractere da mensagem é modulado em chips e 
escondido no bloco x que está sendo processado, em 
diversas amplitudes . Assim, o sinal marcado gerado y 
pode ser definido como     .  

A Figura 1 ilustra as principais operações do algoritmo 
de inserção da mensagem no áudio. 

Extrai informações Extrai amostras PCM

Valida áudio

Calcula quantidade de janelas

Compacta mensagem

Texto compactado em 
formato hexadecimal

Existem blocos 
à processar?

Modula caracteres da 
mensagem em “chips”

Existe    
variação brusca 
de energia no 

bloco?

Processa bloco de áudio e 
gera os coeficientes MCLT

Calcula MCLT inverso, gerando 
a amostra no domínio tempo

Blocos 
processados >

Blocos por 
janelas?

Armazena valores modificados 
do bloco de áudio

Altera coeficiente MCLT de 
acordo com os “chips” do char

Array de valores PCM

Converte valores PCM 
em amostras de 16 bits

Cria Arquivo 
.WAV

Arquivo .WAV
Mensagem secreta

Sim

Não

Não

Sim

Não

Próxima Janela

Sim

 

Figura 1 – Algoritmo de inserção da marca d’água 

A ocultação dos mesmos chips em diversas faixas de 
frequência aumenta a segurança do sistema e a taxa de 
detecção do texto oculto, porém pode ocasionar 
audibilidade de ruídos indesejáveis, provenientes da adição 

da marca d’água, em faixas mais silenciosas do áudio. Para 
evitar esse problema, a amostra processada é submetida a 
um teste de variação de energia que indica se o ruído 
adicionado será audível ou não. Se for positivo, os chips 
não são esteganografados no bloco em análise. 

Ao término de cada iteração, o vetor y e a amostra 
original do bloco são combinados e transformados em um 
sinal pertencente ao domínio tempo, através da MCLT 
inversa [3].  

Por fim, os valores PCM obtidos pelo sistema são 
reunidos para a criação de um arquivo WAV com a marca 
d’água.  

2 EXTRAÇÃO DA MARCA D’ÁGUA 

Inicialmente, o arquivo WAV de entrada é convertido 
em um vetor com valores PCM e suas características são 
validadas para garantir que o áudio seja compatível com o 
modelo psicoacústico adotado. 

Antes do processamento, o sistema estima a quantidade 
de blocos com caracteres ocultos existente no áudio, para 
que seja possível definir quando a busca pela mensagem 
deve ser interrompida. As frequências audíveis do som 
foram fixadas como o alvo do algoritmo de detecção, pois 
as porções inaudíveis são mais suscetíveis a ataques de 
ruído, já que ocupam grande parte do espectro do sinal [4]. 
É importante mencionar que a extração dos caracteres 
ocultos é Blind Detector [5], por não necessitar do áudio 
original durante o processo de extração da marca d’água. 

Para realizar a extração, são gerados coeficientes de 
decodificação em diversas escalas de tempo e freqüência. 
Esta operação tornou-se necessária, pois a utilização do 
MCLT no processo de inserção espalha os chips de cada 
caractere por toda a subbanda da janela que mascarará o 
conteúdo, gerando a redundância de informação que 
aumenta a segurança da técnica. 

 A busca pela marca d’água inicia-se pela análise de um 
bloco do vetor que armazena a informação sonora e em 
seguida, a geração de seus respectivos coeficientes MCLT. 
Estes valores são necessários para que sejam realizados 
testes de audibilidade dos limiares de detecção. Então, com 
o objetivo de reduzir possíveis ruídos da portadora do sinal 
que atrapalhariam o procedimento, é aplicado um Filtro de 
Cepstrum (FC) [4] ao resultado gerado pela combinação 
dos dados PCM com os coeficientes MCLT. Paralelamente 
são identificadas as frequências inaudíveis presentes no 
buffer analisado, para que estas sejam ignoradas durante o 
procedimento de extração dos caracteres. 

Para verificar a existência de algum dado oculto na 
porção que está sendo processada da janela, são realizados 
testes de correlação em todas as escalas de tempo e 
frequência utilizadas durante a inserção da informação. 
Resultados elevados nestes testes denunciam a presença de 
marcas d’água [6], conforme pode-se observar na Figura 2. 

Marca d’água detectada Marca d’água não detectada 
     1 

 

       0.05  

 

  0.8        0.03 

  0.6        0.01 

  0.4             0 

  0.2       -0.01 

  0.0       -0.03 

 500 1000 1500 2000  500 1000 1500 2000 

Figura 2 – Resultados da correlação normalizada 

Quando a soma das últimas três correlações realizadas 
supera o valor de um limiar de detecção , o sistema 
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entende que um caractere da marca d’água foi encontrado. 
A ordem de eventos e processos realizados pelo algoritmo 
de extração do texto ocultado é apresentada na Figura 3. 

 

Extrai informações Extrai amostras PCM

Valida áudio

Gera coeficientes de 

decodificação em ≠ escalas

Existem blocos 
à processar?

Modo atual – Procurando 
marca d’água

Processa bloco de áudio e gera 
os coeficientes MCLT

Soma das 3 últimas 
correlações úteis  > 
Limiar de detecção 

da marca d’água

Armazena os valores situados na faixa de frequência
[audíveis]  onde a marca d’água pode estar

Arquivo .WAV

Sim

Não

Não

Aplica Filtro Cepstrum
Identifica frequências inaudíveis 

no bloco processado

Realiza correlações entre os valores do buffer. Em 
todas as escalas de tempo e frequência

Correlação útil – Maior correlação encontrada

Buffer de 
processamento 

de blocos

Sim

Marca d’água  
detectada

Marca d’água  não 
detectada

Modo Atual?

Busca Detecção

Procurando Detectando

Reúne buffer 
caracteres ocultos

Descompacta 
mensagem

 

Figura 3 – Algoritmo de extração da marca d’água 

A seguir, são detalhadas duas rotinas que se completam, 
porém não são executadas simultaneamente. Uma delas, 
chamada de busca, onde se gera um coeficiente baseado 
nos últimos resultados de correlação obtidos e a outra, 
intitulada de detecção, que analisa este coeficiente e 
armazena o caractere representado pelo seu valor. 

Ao final deste procedimento, os caracteres armazenados 
são reunidos, formando a mensagem oculta. Antes de 
apresentá-la, o sistema aplica o algoritmo de 
descompactação compatível com o método utilizado na 
inserção, para revelar a marca d’água que foi originalmente 
adicionada ao áudio.  

2.1 Busca 

Ao encontrar indícios da marca d’água no espectro 
sonoro, o sistema inicia o monitoramento dos valores das 
correlações, com o objetivo de encontrar um ponto de 
estabilização de resultados. 

Quando este ponto é alcançado, os últimos dados obtidos 
são combinados, gerando o coeficiente para detecção do 
caractere oculto e, consecutivamente iniciando a detecção 
do texto. A Figura 4 exibe a sequência de passos 
executados para encontrar a marca d’água espalhada pelo 
áudio. 

Marca d'água detectada e 
últimas correlações com o 

mesmo resultado?

Sim

BUSCA

Modo atual = Detectando marca d’água
Atingiu limite de 
procura da marca 
d’água na janela?

Não

Não

Sim

Fim

Gera coeficiente do caractere escondido a 
partir das últimas correlações

Indica que mais um bloco de 
áudio deve ser processado

Próxima Janela

 
 

Figura 4 – Rotina de busca da marca d’água 

Foi adotado um limite de busca de 5s por janela. Se ele 
for atingido, a busca é interrompida, pois nenhum texto 
oculto foi percebido. Quando não são encontrados indícios 
de mensagens esteganografadas no áudio após a análise de 
uma parte significativa do bloco, este ponto de parada é 
importante para que o sistema não permaneça realizando 
cálculos desnecessários. 
 
2.2 Detecção 

A etapa de detecção, apresentada na Figura 5, é 
responsável por verificar quando ocorre dessincronização 
nos resultados das correlações. Este cenário indica que o 
caractere deve ser extraído, através do coeficiente 
armazenado pelo sistema durante a análise da janela atual, 
e mantido em um buffer. 

 

Extrai caractere do coeficiente gerado

Marca d'água não 
detectada ou as últimas 
correlações possuem 
resultados diferentes?

Sim

DETECÇÃO

Modo atual = Procurando marca d’água

Próxima Janela

Valores das 
últimas correlações 

superam o 
coeficiente gerado?

Gera coeficiente do caractere escondido a 
partir das últimas correlações

Sim

Não

Não

Indica que mais um bloco de 
áudio deve ser processado

Fim

Buffer de caracteres ocultos
 

Figura 5 – Rotina de detecção da marca d’água 
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Enquanto este estado não for atingido 
(dessincronização), a rotina continua atualizando o 
coeficiente, caso as últimas correlações apresentem 
resultados mais favoráveis do que aqueles capturados 
anteriormente. 

3 RESULTADOS 

Para validar o sistema, foram realizados dez testes 
inserindo a string “Teste de esteganografia” nas amostras 
de áudio. Para mensurar a qualidade perceptual utilizou-se 
a ferramenta PQevalAudio [7]. Nela, variáveis de saída do 
modelo (em inglês, Model Output Variables ou MOVs)  
são ponderadas e combinadas, gerando uma nota única 
para o nível de degradação dos sinais de entrada, chamada 
de Objective Difference Grade (ODG). A faixa de valores 
desta nota varia de –4.0, em casos de distorção muito 
desagradável, até 0.0, representando ausência total de 
distorções. Para serem considerados aceitáveis, os 
resultados devem apresentar ODGs maiores do que –1.5. 
Valores maiores que –1.0 são considerados muito bons [1]. 

Os resultados obtidos através desta ferramenta estão 
listados na Tabela 1. 

Tabela 1 Testes de qualidade perceptual e fidelidade da marca 
d’água extraída 

Áudio Autor / Música 
% de fidelidade da 

marca extraída 
ODG 

1 
Bob Marley / 

 Buffalo Soldier 
100% -1.195 

2 
Bob Marley / 

Could You Be Loved 
100% -1.459 

3 
Bob Marley / 
Is This Love 

100% -0.870 

4 
Bob Marley / 

No Woman No Cry 
100% -0.032 

5 
Oasis / 

Wonderwall 
100% -0.13 

6 
Oasis / 

Don't Look Back in 
Anger 

100% -0.617 

7 
Scorpions / 

Still Loving You 
50% -0.296 

8 
Scorpions / 

Wind of Change 
30% -0.430 

9 
The Beatles / 

 If I fell 
95% 0 

10 
The Beatles / 

Strawberry fields 
90% -0.119 

Na maioria dos testes, a taxa de acerto na extração da 
marca d’água foi satisfatória, com níveis de ruído 
aceitáveis ou muito bons.  

Nos casos 7 e 8, as amostras de som tratam-se de 
gravações ao vivo, com volume médio e pouca presença de 
percussão. Nestes casos, os resultados foram abaixo do 
esperado. Isso certamente ocorreu devido às características 
particulares dessas faixas. Na primeira, o sinal de áudio 
possui energia muito baixa e na segunda, possui vários 
períodos de silêncio ao longo do trecho utilizado. 

No caso 9, não foi notado nenhum tipo de ruído após o 
mascaramento do texto, porém a compreensão da 
mensagem extraída foi comprometida pelo tamanho 

limitado do áudio, que por conseqüência limita a 
quantidade de caracteres que o sistema consegue ocultar. 

4 CONCLUSÃO 

Neste artigo apresentamos um sistema de ocultação de 
dados em áudio através de técnicas de compactação e 
espalhamento espectral, onde nosso objetivo era inserir o 
maior número de informação no sinal hospedeiro, sem que 
isso gerasse degradação da qualidade perceptual. 

Mesmo estando em fase de desenvolvimento, o sistema 
proposto mostrou-se eficiente quanto à capacidade de 
inserção de dados e quanto à transparência desses dados. 
Os resultados obtidos tornam sua aplicação interessante em 
qualquer nicho de mercado em que a venda de conteúdo de 
áudio possa ser enriquecida por material adicional, sem a 
necessidade de utilizar espaço extra de armazenamento. 

Como trabalhos futuros, pretende-se realizar novos testes 
usando métodos mais precisos e com usuário reais para 
medir a qualidade do áudio. Outras possibilidades de 
evolução são a implementação de técnicas de criptografia 
para prover maior segurança às informações ocultadas no 
sinal de áudio e a criação de um canal de comunicação 
utilizando ondas sonoras de rádio ou a geração de selos que 
comprovem a legitimidade das músicas adquiridas via 
sistemas virtuais. 
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