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Zusammenfassung

Diese Diplomarbeit behandelt die Digitale Implementierung analoger Klang-
syntheseverfahren. Dabei werden mittels Algorithmen der digitalen Signalver-arbeitung
Audiosignale generiert und modifiziert, so dafl sie im wesentlichen den
Klangeigenschaften ihrer Module aus der analogen Signalverarbeitung entsprechen. Die
Arbeit befal3t sich mit der Problematik des Aliasings und des Quantisierungsrauschens,
welche durch die Implementierung in der digitalen Ebene entsteht. Neben der
Betrachtung dieser akustischen Qualitdtsmerkmale erfolgt auch eine Untersuchung der
Algorithmen hinsichtlich des Rechenaufwandes.

Zuerst wird ein Uberblick uber analoge Klangsyntheseverfahren und Module von
Analogsynthesizern gegeben. Dabei wurden jene Klangsyntheseverfahren ausgewahlt,
die aufgrund ihrer Eigenschaften in der digitalen Realisierung besonders kritisch sind.

Der Schwerpunkt der Arbeit ist der Realisierung von Signalgeneratoren und Filtern
gewidmet. Daruber hinaus wurden Rauschgenerator, Linear-Exponential-Konverter,
Ringmodulator, Spannungsgesteuerter Verstarker, sowie Flanger und Phaser behandelt.

Aus den im Rahmen dieser Diplomarbeit vorgestellten Algorithmen wurden zwei
Verfahren zur Realisierung eines Signalgenerators und eines Filters ausgewahlt und als
C-External auf der IRCAM Signal Processing Workstation implementiert.

Abstract

This thesis Digital implementation of analog sound synthesis methods is concerned
with the development of signals and systems with analog characteristics by means of
digital signal processing.

The study is about aliasing and quantization errors due to discrete time representation
of signals and signal truncation. The algorithms are also analyzed with respect to their
computation time.

A general view of analog sound synthesis is followed by a selection of special
modules of analog synthesizers, which are particularly difficult to implement for digital
applications.

This thesis deals primarily with the realization of signal oscillators and filters.
Further topics are noise generator, linear-exponential-converter, ringmodulator, voltage
controlled amplifier as well as flanger and phaser.

Two selected algorithms for oscillators and filters are implemented for the IRCAM
signal processing workstation.
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1 EINLEITUNG 4

1 Einleitung

Diese Diplomarbeit befallt sich mit der digitalen Implementierung analoger
Klangsyntheseverfahren. Dabei werden mittels Algorithmen der digitalen Signal-
verarbeitung Audiosignale generiert und modifiziert, so daR sie im wesentlichen den
Klangmerkmalen ihrer Module aus der analogen Signalverarbeitung entsprechen. Die
Aufgabenstellung umfalite folgende Punkte:

e Auswahl und Einteilung analoger Klangsyntheseverfahren

e Literaturrecherche ber digitale Signalverarbeitungsalgorithmen zur
Implementierung analoger Klangsyntheseverfahren

e Gegentiberstellung der verschiedenen Algorithmen fir das jeweilige analoge
Klangsyntheseverfahren

e Implementierung einiger ausgewéahlter Algorithmen als C-Programm auf der
IRCAM Signal Processing Workstation

Kapitel 2 gibt einen Uberblick tiber ausgewahlte analoge Klangsyntheseverfahren
und Module von Analogsynthesizern, welche sich bei der Implementierung in der
digitalen Ebene hinsichtlich Aliasing und Quantisierungsrauschen als besonders
problematisch erweisen.

Kapitel 3 befaft sich einleitend mit den grundsitzlichen Problemen beim Ubergang
von der analogen in die digitale Ebene. SchlieBlich werden die Algorithmen des
jeweiligen Klangsyntheseverfahrens auf ihre Qualitdt und ihren Rechenaufwand hin
analysiert und verglichen.

Kapitel 4 beschreibt die realisierten Algorithmen im Detail und analysiert die
Ergebnisse.

Im Anhang befindet sich die Auflistung der Horbeispiele der beiliegenden CD.
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2 Analoge Klangsyntheseverfahren

Klangsyntheseverfahren dienen zur Generierung eines musikalischen Produktions-
prozesses. Dabei wird ein Signal generiert, welches die gew(inschten akustischen Eigen-
schaften besitzt.

Einen entscheidenden Schritt in der Entwicklung und Realisierung von analogen
Klangsyntheseverfahren stellten die von Robert Moog ab dem Jahre 1964 entwickelten
spannungsgesteuerten Module dar. Neben der manuellen Einstellung von klangformen-
den Parametern war dies nun auch durch Steuerspannungen, welche wiederum von wei-
teren Modulen generierte Signale sein konnten, mdglich geworden. Strukturen zur
Klangerzeugung, die in wesentlichen Merkmalen tbereinstimmen und sich meist nur in
der GroR3e der verwendeten Parameter unterscheiden, werden in Syntheseverfahren ein-
geteilt.

Der erste Abschnitt dieses Kapitels gibt eine Ubersicht tiber die wichtigsten Klang-
syntheseverfahren. Kapitel 2.2 stellt die Funktion der wichtigsten spannungsgesteuerten
Module, wie sie als Komponenten in Analogsynthesizer Verwendung finden, vor. Die
Literaturhinweise beziehen sich bereits auf die digitale Realisation der Verfahren, wo-
rauf in Kapitel 3 noch ausfihrlich eingegangen wird.

2.1 Uberblick Uber analoge Klangsyntheseverfahren

Die analoge Klangsynthese 1&Rt sich grundlegend in zwei Funktionsblocke untertei-
len:

e Signalerzeugung:

Oszillatoren erzeugen Signale, deren Parameter (iber Steuerspannungen bzw. manuell
variiert werden konnen. Sie bilden die Quellen eines Klangsynthesesystems.

e Signalverarbeitung:

Dabei wirken verschiedene Manipulationsmechanismen auf ein Signal und veréndern
dessen Klangeigenschaften.

Die Darstellung von Klangsynthesesystemen erfolgt in SignalfluBgraphen, wie sie in
Computermusiksprachen (Music 4, Music 5, etc.) zur Illustration der Instrumenten- und
Orchesterdefinitionen verwendet wurden. Die einzelnen Module werden als Symbole
mit ihren spezifischen Ein- und Ausgangen dargestellt. Eine Verbindung zwischen Mo-
dulen wird durch eine Linie angezeigt. Einfache Operationen werden durch Kreise mit
der jeweiligen mathematischen Operation im Inneren symbolisiert.

Kapitel 2.1.1 bis 2.1.5 erldutern verschiedene Verfahren von analogen Klangverarbei-
tungssystemen.

2.1.1 Signalgeneratoren

Oszillatoren liefern Signale zur weiteren Verarbeitung in der Klangsynthese. Die in
der analogen Klangsynthese gebrauchlichsten Oszillatoren werden kurz vorgestellt.
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2.1.1.1 Sinusgenerator

Sinus- oder Cosinusgeneratoren liefern als Ausgangssignal die entsprechenden trigo-
nometrischen Funktionen. Als Eingangsparameter werden die Amplitude und die Fre-
quenz ausgefihrt. In digitalen Implementierungen wird auch die Phase als Eingangspa-
rameter verwendet, um auch Phasenmodulation zu ermdglichen.

Amplitude

"\

Bild 1: SignalfluRsymbol eines Sinusgenerators.

2.1.1.2 Rechteck-, Dreieck- und Sagezahngenerator

Amplitude Amplitude Amplitude

| |

Tastverhaltnis |_ J Tastverhéltnis /\/

AL

Bild 2: SignalfluBsymbol von Rechteck-, Dreieck- und Ségezahngenerator.

Diese Generatoren konnen ebenfalls in Amplitude und Frequenz gesteuert werden.
Zusatzlich kann bei einigen analogen Komponenten eine Einstellung des Tastverhélt-
nisses manuell oder mittels Steuersspannung vorgenommen werden, wodurch sich die
spektrale Zusammensetzung der Harmonischen bzw. die Klangfarbe variieren 1aRt.

2.1.1.3 Rauschgenerator

Neben den oben erwéhnten deterministischen Signalen kénnen durch Rauschgenera-
toren auch stochastische Signale erzeugt werden. Ihre Charakteristik wird durch das
Leistungsdichtespektrum beschrieben. Dabei wird bevorzugt weilRes (frequenzunab-
hangige Charakteristik), rosa (1/ f -Charakteristik) oder Brownsches (1/ f > -Charakter-

istik) Rauschen verwendet.
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Amplitude

Charakteristik
|

Rauschgenerator

Bild 3: SignalfluRsymbol eines Rauschgenerators.

2.1.2 Additive Synthese

Bei der additiven Synthese wird das gewiinschte Signal durch Superposition der ein-
zelnen Teilténe erzeugt. Fur jeden Ton wird ein eigener Oszillator verwendet, welcher
in Amplitude, Frequenz und Phase beliebig angesteuert wird. Diese Methode ist vielsei-
tig und ermdglicht auch die Synthese nichtstationarer Klange. Als Nachteil ist der hohe
technische Aufwand zu erwéhnen, da fur jede spektrale Komponente ein eigener Oszil-
lator und dessen Steuersignale notwendig sind. Rauschhafte Anteile im Signal lassen
sich aufgrund des dichten Spektrums nicht realisieren. Bild 4 illustriert das Grundprin-
zip der additiven Synthese.

A (L) fi(1) A, (1) f,(1) A1) (D) L Ay (1) (D)

Bild 4: Prinzip der additiven Synthese.

2.1.3 Subtraktive Synthese

Bei der subtraktiven Synthese werden ausgewahlte spektrale Komponenten eines
Signals mittels Filtern bearbeitet und so das gewiinschte Spektrum realisiert.

Es werden Generatoren mit obertonreichen Signalen wie Impulsfunktion, Sédgezahn-
schwingung, aber auch Rauschen verwendet.

Verschiedene Filter ermoglichen eine gezielte Bearbeitung des Spektrums. So lassen
sich durch Filter mit konstanten Parametern Formanten nachbilden. Will man jedoch die
Amplitude der Oberténe in konstantem Verhaltnis zur Amplitude der Grundfrequenz
erzeugen, so mussen auch die Frequenzparameter der Filter mit der Grundfrequenz ge-
koppelt mitgesteuert werden, was durch sogenannte spannungsgesteuerte Filter (VCF)
realisiert werden kann.

Bild 5 zeigt ein Beispiel mit einem konstanten Filter und einem VCF.
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Spektrum des S&gezahngenerators

A

A(t) (1)

e
d

‘||||I||
f(t)

HochpaRfiltercharakteristik

Hochpaffilter (VCF)]«

(D)

BandpaRfilter Bandpalfiltercharakteristik (Formantfilter)
(konstant) t
v resultierendes Spektrum

A

L4

Bild 5: Beispiel fir eine subtraktive Synthese mit einem variablen Hochpalfilter (VCF)
und einem zur Formantbildung verwendeten konstantem Bandpalfilter sowie deren
spektralen Charakteristiken.

2.1.4 Nichtlineare Synthese

Bei der nichtlinearen Synthese wird ein obertonreiches Spektrum durch Verwendung
von klangformenden Modulen mit nichtlinearen Ubertragungseigenschaften erzeugt.
Der Vorteil liegt im geringen technischen Aufwand. Je nach verwendeter Struktur lassen
sich durch Variation der Eingangsparameter verschiedene Klangmerkmale steuern.

Zu dieser Kategorie zahlen unter anderem der Ringmodulator und die Frequenzmo-
dulation, welche sich durch zwei Oszillatoren realisieren 1aRt, wobei ein Oszillator die
Frequenz des zweiten steuert. Weiters sei die in Bild 6 dargestellte Waveshaping-
Synthese erwahnt, welche mittels einer nichtlinearen Transferkennlinie neue Frequenz-
komponenten erzeugt.
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Transferkennlinie

/M,

Ausgangssignal

Eingangssignal
A

>
<

Bild 6: Prinzip der Waveshaping-Synthese.

2.2 Module von Analogsynthesizer

2.2.1 Spannungsgesteuerter Oszillator (VCO)

O Frequenz- |I|:|I|I|I|:|:|

O Steuersignal Frequenz

O Tastverhaltnis- |I|:|:|:|I|:|:|I|

Q Steuersignal Tastverhaltnis

@ Sinus VCO

O
@ Ségezahn LR O

Bild 7: Ein- und Ausgangselement eines VCO-Moduls.

Bild 7 zeigt das typische Panel eines VCO-Moduls. Das Frequenz-Steuersignal wird
einem Gleichanteil, welcher mit dem Regler "Frequenz" manuell eingestellt wird, hin-
zuaddiert und damit die Momentanfrequenz des Ausgangssignals generiert. Aufgrund
der einfachen Realisierung kann nach dem gleichen Prinzip das Tastverhaltnis beeinf-
lulst werden, wodurch sich die Klangfarbe variieren 1ait. Die gewunschte Wellenform
des Oszillators wird Uber Taster eingestellt.

[1] und [2] stellen Implementierungen von Sinusgeneratoren mittels rekursiven Algo-
rithmen vor. [3] untersucht den Signal-/Rauschabstand von Sinusgeneratoren, die mit
der Table-Lookup-Methode arbeiten. [4] liefert die mathematischen Grundlagen der
Spline-Interpolation, welche ebenfalls bei der Table-Lookup-Methode verwendet wer-
den kann. [5] gibt einen Uberblick uber die Mdglichkeiten der Sinusgenerierung und
deren Anwendungen in der additiven Synthese.
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[6] gibt einen Uberblick uiber die Erzeugung von aliasingfreien Rechteck-, Dreieck-
und Ségezahnsignalen. Im speziellen befassen sich [7] bis [10] mit der Generierung von
aliasingfreien periodischen Impulssignalen. In [11] bis [13] werden die Signale im Fre-
quenzbereich generiert und mittels inverser Fourier-Transformation in den Zeitbereich
Ubergefiihrt. [14] stellt eine Approximationsmethode zur Erzeugung von Rechteck-,
Dreieck- und Ségezahnsignalen vor.

2.2.2 Rauschgenerator

O Frequenz- |I|:|I|I|I|:|:|

O Steuersignal Frequenz

O Amplitude- [T

O Steuersignal Amplitude

©@ wit RANDOM
@ Rosa O

@ Brown Ausgang O

Bild 8: Ein- und Ausgangselement eines Rauschgenerator-Moduls.

Bild 8 zeigt ein Beispiel eines analogen Rauschgenerators. Das Modul bietet neben
der Einstellung auf die gewiinschte Charakteristik auch die Maoglichkeit, das Ausgangs-
signal tber zwei Steuersignale in Amplitude und Grenzfrequenz eines nachgeschalteten
Tiefpalfilters zu beeinflussen.

[15] beschreibt Maoglichkeiten zur Generierung digitaler Zufallsfolgen, welche auch
als Rauschsignale verwendet werden kénnen.

2.2.3 Linear-Exponential-Konverter

© © LIN-EXP
Exp Lin
@)

Eingang Ausgang
@) O

Bild 9: Linear-Exponential-Konverter.

Linear-Exponential-Konverter dienen zur Umsetzung von Steuerspannungen in ein
logarithmisches MaR, um bei der Ansteuerung eines Amplitudeneinganges nicht die
Signalamplitude sondern direkt die Lautstarke zu beeinflussen. Ebenso wird bei der
Ansteuerung eines Frequenzeinganges mit einem konvertiertem Signal die relative Ton-
hohe beeinfluBt und nicht die Frequenz. In Analogsynthesizer sind diese Module haufig
schon in den entsprechenden Eingangsschaltungen integriert.
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2.2.4 Ringmodulator

RINGMODULATOR

O
O

O
Eingang 1 Eingang 2 Ausgan
O Q " e

Bild 10: Ringmodulator.

Ringmodulatoren multiplizieren die beiden Eingangssignale miteinander. Im Gegen-
satz zu den VCA-Modulen (siehe unten) werden sie als 4-Quadranten-Multiplizierer
ausgefiihrt. Da sie nicht zur Steuerung der Amplitude verwendet werden, ist die Mdg-
lichkeit der Einstellung einer Grundverstérkung (siehe Bild 10) nicht vorhanden.

Sie dienen zur Generierung neuer spektraler Komponenten, die sich durch die Fal-
tung der beiden Eingangsspektren ergeben.

2.2.5 Spannungsgesteuerter Verstarker (VCA)

O Amplitude- (TN

O Steuersignal Amplitude
VCA

O Eingang Ausgang O

Bild 11: VCA-Modul mit einstellbarer VVorverstarkung.

VCA-Module ermdglichen neben der einfachen Verstarkung die zeitliche Steuerung
der Amplitude eines Klanges. Wird als Eingangssignal ein LFO-Signal (LFO = low-
frequency-oscillator) verwendet, so ergibt sich ein Tremolo. Steuert jedoch ein Hullkur-
vengenerator den VCA, so 4Rt sich die zeitliche Entwicklung der Amplitude mittels der
Parameter des Hullkurvengenerators (Attack, Decay, Sustain & Release) beeinflussen.
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2.2.6 Spannungsgesteuertes Filter (VCF)

O Grenz-/

Mittenfrequenz- Grenz-/
O Steuersignal Mittenfrequenz

O Resonanzaiite- ([T

QO steuersignal  Resonanz/Giite

VCF

Bild 12: Panel eines spannungsgesteuerten Filters mit steuerbarer Grenz- bzw. Mitten-
frequenz und Resonanz bzw. Gute sowie einstellbarer Charakteristik und Flankensteil-
heit.

VCF-Module dienen vorwiegend zur Realisierung der subtraktiven Synthese. Durch
die Steuerung der Grenzfrequenz 1aBt sich diese mit der Grundfrequenz des Eingangs-
signals mitbewegen, wodurch die spektralen Komponenten im Verhaltnis zueinander
unverandert bleiben. Umgekehrt l1alt sich bei einem stationdren Eingangsspektrum
durch Verandern der Filtercharakteristika die Klangfarbe variieren.

[16] bis [18] geben einen Uberblick tber digitale Filtertopologien und deren Eigen-
schaften. [19] erwéhnt Mdglichkeiten zur Elimination von Transienten, welche durch
die abrupte Anderung der Filterkoeffizienten entstehen. [20] analysiert einen analogen
VCF und erortert digitale Realisierungsmoglichkeiten. [21] bis [23] befassen sich mit
der Realisierung von digitalen HochpaR3-, Bandpal3- und Bandsperrenfilter.

2.2.7 Flanger

[T

Modulationstiefe

O Delay- DEIDIED

OSteuersignaI Grunddelay

FLANGER
O
O

O Eingang Ausgang

Bild 13: Flanger mit einstellbarer Modulationstiefe.
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Flanger verzogern das Eingangssignal im Bereich von einigen Millisekunden und ad-
dieren dieses Signal mit dem unverzdgerten Eingangssignal, wodurch sich ein Kammfil-
tereffekt ergibt. Die Verzogerungszeit kann Uber ein Steuersignal variiert werden, wo-
durch sich die Abstédnde der Frequenzminima des Kammfilters verédndern. Die Starke
der Frequenzausldschungen lait sich tber die Modulationstiefe, mit der das verzdgerte
Signal verstarkt wird, einstellen. Bild 14 zeigt die Ubertragungsfunktion eines Flangers.

Amplitude
1+m
L— 11 ]
01 3 2k+1
2D 2D 2D

Bild 14: Ubertragungsfunktion eine Flangers bei einer Verzégerung des Signals von D
Sekunden und einer Modulationstiefe von m.

[24] erklart Realisierungsmoglichkeiten des Flangers. [25] befat sich mit der Im-
plementierung von variablen Verzdgerungselementen.

2.2.8 Phaser

O Mittenfrequenz- [T

O Steuersignal Mittenfrequenz

O Bandbreite- D]I'ID]ID

O Steuersignal Bandbreite
PHASER
8 Eingang Ausgang 8

Bild 15: Modul eines Phasers.

Ahnlich wie beim Flanger kommt es zu Ausléschungen von bestimmten Frequenzen
durch Addition des Eingangssignals mit dem zeitverzdgerten Eingangssignal. Die Ver-
zogerungszeit ist hier aber frequenzabhangig, was durch eine Kaskadenschaltung von
mehreren Phasenschiebern realisiert wird. Je nach Anzahl der Phasenschieber ergeben
sich mehrere Frequenzausldschungen, die um eine Mittenfrequenz symmetrisch an-
geordnet sind. Uber die Bandbreite 143t sich der Abstand der Ausloschungen zur Mitten-
frequenz beeinflussen.
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Amplitude

1

»oq f

:C
Bild 16: Ubertragungsfunktion eines 8-stufigen Phasers.

[23] und [25] befassen sich mit der Realisierung von frequenzabhangigen Verzdge-
rungselementen.
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3 Algorithmen zur Implementierung analoger Klangsynthe-
severfahren

3.0 Grundsatzliche Probleme der Analog-Digital-Umsetzung

3.0.1 Abtasttheorem und Aliasing

Die gebrauchlichste Variante, um aus einem zeitkontinuierlichen Signal eine zeit-
diskrete Folge zu erhalten, ist die periodische Abtastung. Flr die so gewonnene Folge
X[n] aus dem zeitkontinuierlichen Signal x_(t) gilt:

X[n] = x_(nTy) mit —oco<n<oo

wobei: T, ...Abtastperiode; Weiters wird f =1/T als die Abtastfrequenz oder
Samplingfrequenz definiert.

Dieser Vorgang der Signalfolgengewinnung kann in zwei Schritte zerlegt werden:

a.) Multiplikation des Analogsignals mit einer periodischen Dirac-Impulsfunktion.
b.) Umwandlung der gewichteten Dirac-Impulse in eine zeitdiskrete Folge.

Bild 17 zeigt dieses Prinzip der periodischen Abtastung.

s(t)

Umwandlung einer
X, (t) W Dirac-Impulsfolge in |——X[n] = X, (nT)
S

eine zeitdiskrete Folge

Bild 17: Prinzip der periodischen Abtastung zur Gewinnung einer zeitdiskreten Folge
x[n] aus einem zeitkontinuierlichen Signal x_(t).

zu a.) Multiplikation mit einer periodischen Dirac-Impulsfolge:

Das Analogsignal x.(t)wird mit einer periodischen Funktion von Dirac-Impulsen
s(t) multipliziert, wobei:

s(t) = Y8t -nT,)

Das resultierende Signal x,(t) lakt sich wie folgt anschreiben:
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X, (1) = %, (Os(t) = x, (1) 3 5t -nTy) = 3 x, ("T,)(t —nT,)

Die Fourier-Transformierte der Funktion X (t) setzt sich aus der Faltung der Fourier-
Transformierten der Signale s(t) und x, (t) zusammen.

Fist)} =S(jQ) = ZT—” iﬁ(Q— kQ,) wobei Q = 2z

S k=—x Tg

Pix (0] = X (i)
Die Fourier-Transformierte von X (t) ergibt sich zu

Fix 0 = X.(0) = F{x, 50} = 5= X.(10+5(i0) = = ¥ X (10~ K,)

S k=-o
wobei "+ " hier die Faltungsoperation kennzeichnet.

Die Multiplikation des Analogsignals mit der periodischen Dirac-Impulsfunktion
fihrt im Frequenzbereich zu sich wiederholenden Kopien der Fourier-Transformierten
von X (t) im Abstand von ganzzahligen Vielfachen der Abtastfrequenz. Die Zusam-

menhange im Zeit- und Frequenzbereich erldutert Bild 18.
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X,(t) 1 X.(j)| | X
A >t T ] » Q
\/ o,
. 3(jQ) ¢
— . T
< > t 49
S -Q 2
¢ ALY
X, (t)
AT
' >t >

Bild 18: Multiplikation eines Analogsignals x.(t) mit einer periodischen Dirac-
Impulsfunktion s(t) und resultierendes Signal x(t) im Zeit- und Frequenzbereich.

Wenn Q, den hochstfrequenten Anteil von X_(jQ) représentiert, so gilt unter der
Bedingung Q¢ >2Q,, dal sich die Kopien von X_(j€) nicht Uberlappen. Sie treten
als mit dem Faktor 1/ T, skalierte identische Kopien an jedem ganzzahligen Vielfachen
von Qg auf, wodurch sich das urspriingliche Analogsignal mit einem idealen TiefpaR-
filter aus x,(t) rekonstruieren laft.
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Diese Feststellung wird im Nyquist-Abtasttheorem formuliert:

X, (t) sei ein bandbegrenztes Signal mit X (jQ) =0 fir [Q > Q, . Dann ist x_(t)
eindeutig durch seine Abtastwerte x[n] = x_(nT), n = 0,+1,+2,... bestimmt, wenn

Qg >2Q,.

Wird die Abtastfrequenz zu klein gewahlt, so kommt es im Frequenzbereich zur
Uberlappung der einzelnen Komponenten von X_(jQ2), wodurch Frequenzanteile, die

hoher sind als fg /2, um eben diese Frequenz gespiegelt werden. Dadurch 1aRt sich das

Originalsignal nicht mehr durch einen Tiefpal’ rekonstruieren. Statt dessen erfahrt dieses
Signal Verzerrungen, welche man als Aliasing bezeichnet.

zu b.) Umwandlung der gewichteten Dirac-Impulse in eine zeitdiskrete Folge:

Mit der Skalierung

2f -
0=0QT = T ....digitale Frequenz
S

wird der Frequenzbereich 0<Q < Qg auf den Bereich 0<® <27z normiert. Da-
durch wird auch die Zeitskala normiert, und zwar derart, daf® der Abstand T, zwischen
zwei Abtastwerten von x (t) die Dauer Eins zwischen zwei Abtastwerten von x[n] er-
gibt.

3.0.2 Auswirkungen der endlichen Rechengenauigkeit

3.0.2.1 Zahlendarstellung und Quantisierungsfehler

In digitalen Signalverarbeitungssystemen ist es notwendig, die Signale und Koeffi-
zienten in einem digitalen Zahlensystem darzustellen. Die meisten Rechenmaschinen
verwenden ein bindres System. Verschiedene Formate wie Vorzeichen und Betrag, Ei-
nerkomplement, Zweierkomplement und Gleitkomma-Darstellung finden Verwendung,
wobei das Zweierkomplement und die Gleitkomma-Darstellung am héufigsten ange-
wendet werden.

3.0.2.1.1 Zweierkomplement

Die exakte Darstellung einer reellen Zahl durch das Zweierkomplement lautet:

X = Xm(— B, +ibi 2‘ij
i=1
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wobei: X, ....beliebiger Skalierungsfaktor

b, .....\Vorzeichen-Bit:
b,=0=0<x< X,
b, =1=-X,<x<0

Durch die Einschrankung auf B +1 Binarstellen ergibt sich:

B
R =Q,[x] = xm(—b0 +Zbi2-1j = X, %,
i=1

Dieser Wert von x ist quantisiert und liegt im Bereich — X <X < X . Die gering-

ste Differenz zwischen zwei Zahlen betragt A = X_27°. Die Quantisierung ist eine

nichtlineare gedéachtnislose Operation und fuhrt zu einem Fehler, der als Quantisierungs-
fehler e, bezeichnet wird und folgend definiert ist:

e, = Qs[X] - X

Durch das Runden einer Zweierkomplementzahl ist —A/2 <e, <A/2;im Falle des
Abschneidens ergibt sich: —A <e, <0.

3.0.2.1.2 Gleitkomma-Darstellung

Eine Zahl x in Gleitkomma-Darstellung ist definiert als:

wobei: c.....Exponent des Skalierungsfaktors (Exponent)
X --rein gebrochener Teil (Mantisse)

Sowohl der Exponent als auch die Mantisse werden explizit als bindre Festpunktzah-
len dargestellt. Dadurch lassen sich hohe Darstellungsgenauigkeiten und groRe Aus-
steuerungsbereiche erzielen. Der Exponent wird angepal’t und die Mantisse normiert, so
daB 05<X,, <1 gilt.

Beim Multiplizieren zweier Gleitkommazahlen werden die Exponenten addiert und
die Mantissen multipliziert, wobei letztere quantisiert werden kénnen. Auch beim Ad-
dieren mussen vor der eigentlichen Addition der Mantissen die Exponenten aneinander
angepalit werden, wodurch unter Umstanden wiederum eine Quantisierung vorgenom-
men wird. Unter der Annahme, dal} der Bereich des Exponenten ausreicht, um alle mog-
lichen Werte von x zu skalieren, wirkt sich der Quantisierungsfehler nur auf die Man-
tissen aus, wobei dieser jedoch mit 2° skaliert wird. Der Quantisierungsfehler & einer
Bindrzahl in Gleitkomma-Darstellung wird als Bruchteil der Zahl x beschrieben, um
eine Skalierung mit dem Signalpegel zu bertcksichtigen:

X=X(1+¢&) =X+ &X
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3.0.2.2 Koeffizientenquantisierung

Beim Entwurf eines digitalen Systems wird im allgemeinen von einer speziellen Sys-
temfunktion ausgegangen. Fir diese Funktion werden die Systemkoeffizienten mit einer
begrenzten Genauigkeit berechnet.

In 1IR-Systemen (siehe auch Kapitel 3.6.0.2 und [26]) wirkt sich die Koeffizienten-
quantisierung dahingehend aus, daf} sich die Pol- und Nullstellen in der z-Ebene auf
neue Positionen verschieben, wodurch die so realisierte Systemfunktion von der origina-
len Systemfunktion abweicht. Im Extremfall kann das System auch instabil werden.

In FIR-Systemen (siehe auch Kapitel 3.6.0.1 und [26]) besteht zwischen der Impuls-
antwort und dem Quantisierungsfehler der Koeffizienten ein linearer Zusammenhang,
wodurch sich die realisierte Systemfunktion als Summe einer unquantisierten System-
funktion und einer Fehlersystemfunktion darstellen laRt.

3.0.2.3 Quantisierungsrauschen
3.0.2.3.1 Quantisierungsrauschen bei Amplitudengleichverteilung

Der Quantisierungsfehler fuhrt zu einer Signalveranderung, die als Rauschen model-

liert wird. Unter der Annahme, da n =2* Quantisierungsstufen gleich oft durchlaufen
werden, 1aRt sich eine Aussage Uber das Signal-/Rauschleistungsverhéltnis machen.

1 X XZ AZ
Po = o I x?dx=—"=n°>—
2X. 3 12
1 A A?
P . =—(1"+3+5+.+(-D%)—=(0n*-1D)—
nach n( + + + +( ) ) 2 ( )12

Die Quantisierungsrauschleistung P, ergibt sich als

A? A A
P n* =)= =—
12 12

P=P, -P
12

q vor nach

=N

und das Signal-/Rauschleistungsverhaltnis (SNR) zu

2 A2
SNR = i — I:)nach — (n _1) 42
N

P A? =(n°
: o

bzw. in dB (auch Signal-/Rauschabstand genannt):

~1)

SNR(dB) = 10log(n* —1) ~ 20log(n)
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3.0.2.3.2 Spektrum des Quantisierungsrauschens

Unter der zusétzlichen Annahme, daR die Quantisierungsfehler verschiedener Ab-
tastwerte nicht korrelieren und auch zwischen zu quantisierendem Signal und Quantisie-
rungsfehler kein Zusammenhang besteht, was fir gentigend groRes n erfillt ist, 1aBt
sich das Quantisierungsrauschen im Frequenzbereich untersuchen.

Die Autokorrelationsfunktion ist

7012 AZ |T|
. 1 1-—).... T,
RX(T)Z IImT— IX(t)X(t+T)dt— 12( T) |T|< s
e To o O T,

und mit

G, (f) = ’F{R()}—AZ (Sin(;ﬂg)j A

_2 f,
2\, ) "1 s ()

sowie der Naherung, daR sinc®( fT,) ~ 1 bis zur Frequenz f /2 ist, erhalt man:

Az
121,

G, (f)=

Die Rauschleistung innerhalb des Nutzfrequenzbandes Af betragt dann:

A% 2Af
12 fq

P, (fs,Af) = jG (f)df = (1)

3.0.2.4 Signal-/Rauschabstand realer Systeme

Im allgemeinen ist der Signal-/Rauschabstand auch von der Signalform und der Aus-
steuerung abhangig. Mit dem Modulationsfaktor m, wobei m=0 ein unmoduliertes
und m=1 ein voll moduliertes Signal bedeutet, sowie dem Crest-Faktor

1Rt sich der Signal-/Rauschabstand wie folgt anschreiben:

P Zm’ 3
_ IS _ L 2 ° n2y _
SNR(m,c,k) =10log P =10log A2 =10log(m o n°) =
a 42 )

3
=20logm+ 20Iog% + 6.02k
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3.0.2.4.1 Signal-/Rauschabstand Uber Abtastfrequenz

Mit dem Oversamplingfaktor

fs

L= oAf

und den Ergebnissen aus den Gleichungen (1) und (2) l&Bt sich der Signal-
/Rauschabstand zusammenfassen zu:

3
SNR(L,k,m,c) =10log L +20logm + 20Iog%+ 6.02k

3.0.2.4.2 Granularrauschen

Granularrauschen ist eine Intermodulation mit der Abtastfrequenz. Bei niedrigen
Frequenzen und kleinen Signalwerten ist die Dekorrelation aufeinanderfolgender Ab-
tastwerte nicht mehr gegeben, wodurch eine spektrale Veranderung des Quantisierungs-
rauschens auftritt.

3.0.2.5 Grenzzyklen

Durch die endliche Genauigkeit der Arithmetik eines rekursiven Systems (lIR-
System) ist es mdglich, dall das Ausgangssignal trotz Nullansteuerung unbegrenzt wei-
terschwingt. Dieses Grenzzyklusverhalten bei Nullansteuerung entsteht entweder durch
nichtlineares Quantisieren in den Rickkopplungsschleifen des Systems oder durch Zah-
lenbereichsilberschreitungen bei der Addition (siehe [26]).
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3.1 Spannungsgesteuerter Oszillator (VCO)

Im folgenden werden Algorithmen untersucht, welche zeitdiskrete, aliasingfreie Sig-
nale von analogen Oszillatoren, wie sie im Kapitel 2.2.1 vorgestellt wurden, zur Verfi-
gung stellen.

Kapitel 3.1.1 befal3t sich mit der Realisierung von sinusférmigen Folgen. Die Algo-
rithmen zur Erzeugung von Rechteck-, Dreieck- und Ségezahnschwingungen werden
gemeinsam in Kapitel 3.1.2 behandelt, da sie durch einfache Beziehungen miteinander
verkn(pft sind.

Dabei wird insbesondere der Signal-/Rauschabstand und der erforderliche Rechen-
aufwand untersucht. Zusatzlich werden die Beziehungen fiir die dynamische Frequenz-
und Phasenansteuerung angegeben.

3.1.1 Sinusgenerator

[1] unterscheidet drei Kategorien von Algorithmen zur Erzeugung von harmonischen
Folgen:

e Direkte Berechnung von sin(®n)

e Wavetable-Algorithmen

e Rekursive Algorithmen

3.1.1.1 Direkte Berechnung von sin(®n)
3.1.1.1.0 Allgemeines

Werte von trigonometrischen Funktionen werden numerisch Gber folgende Reihen-
entwicklung berechnet:

3 7 2n+1

. X X° X - . X .

sin(x) = x— 5+ ¢ - ﬁ+—....=n2( 1) 2n i D] fir |x| < oo
XZ X4 XG ) ) X2n )

COS(X):1_5+H_E+_"":Z( 1) 2n) fur [x| < oo

Die Reihe wird zur Berechnung nach dem N-ten Glied abgebrochen, was zu einem
Fehler fuhrt. Der Wert des Restgliedes R,, ist fiir den minimalen Signal-/Rauschabstand

der Ausgangsfolge mafRgebend und betrégt:

2n+1

Ry = z (- ) D fur sin(x)
Ry = Z -n" : flr cos(x)

n=N+1 (2 )I

Es laRt sich feststellen, dal der Zahler um so langsamer ansteigt, je kleiner der Betrag
des Argumentes ist. Diesen Zusammenhang am Beispiel der Sinusfunktion zeigt Bild
19.
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Signal-/Rauschabstand
indB

Anzahl der T )
Reihenglieder N 10 Grolites Argument
in rad

Bild 19: Signal-/Rauschabstand bei direkter Berechnung der Reihenentwicklung von
sin(®n) und Abbruch nach N Gliedern mit zusétzlicher Einschrankung des Argumentes
auf einen Maximalwert.

Die zur Berechnung verwendeten Reihen lassen sich wie folgt anschreiben:

- N ) X2n+l , E ) i ) i 1 X2
sin(x) znZ:;,(—l) @n+1)! =X£1_X (G_X (zo_x (42_""((2N - (2N +l)!)DD

N ) X2 ~ , E ) i 5 i 1 NG
cos(X)~1+§(—l) 21 L (Z‘X {24”‘ (720_""((2N —2)!_(2N)Jm

In dieser Form ist der Rechenaufwand und der benétigte Speicherplatz ersichtlich
und betragt:

Fir die Berechnung von sin(®n):

e N+2 Multiplikationen
e N Additionen
e N+2 Speicherplatze

Fur die Berechnung von cos(®n):
e N+1 Multiplikationen

e N Additionen
e N+1 Speicherplatze
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3.1.1.1.1 Berechnung einer Periode

Das Restglied der berechneten Folge laRt sich durch die Einschrankung des Argu-
mentes auf kleine Werte reduzieren. Aufgrund der Periodizitat der Sinus- und Cosinus-
funktion gentgt es, das Argument auf den Bereich von 0 bis 27 einzuschranken.

Die Zuweisung des Argumentes muf3 dann wie folgt vorgenommen werden:

sin(®n) = sin(x) mit: x = (®n)modulo(27)

Der so erreichbare minimale Signal-/Rauschabstand als Funktion der Anzahl der fir
die Reihenberechnung bertcksichtigten Glieder berechnet sich zu:

[(Zew oy o

SNRg;eny = 10l0g P o 5
J (Z{; 1)|—S|n(x)j dx
2
on(g( Y (en )J
SNR seny = 1010g

cos(x)j dx

n=0

JO[Z( D" oy

Tabelle 1 fal3t die Ergebnisse zusammen.

Berucksichtigte | SNRg, o, SNR o5y
Glieder (N) 4B T B
7 33.0 (-20.6) | 23.9 (-12.1)

8 52.0 (-39.2) | 42.2 (-29.7)

9 72.8 (-59.6) | 62.2 (-49.2)

10 95.2 (-81.6) | 83.8 (-70.4)

11 119.1 (-105.2) | 107.0 (- 93.2)

12 144.4 (-130.1) | 131.6 (-117.5)

13 170.9 (-156.3) | 157.5 (-143.1)

Tabelle 1: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei direkter
Berechnung der Reihenentwicklung von sin(®n) bzw. cos(®n) und Abbruch nach N
Gliedern unter Berticksichtigung der Periodizitét.
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Ein Signal-/Rauschabstand von 96 dB wirde die Berlcksichtigung von 11 Gliedern
zur Reihenberechnung erfordern und benétigt somit:

Fur die Berechnung von sin(®n):

e 23 Multiplikationen
e 11 Additionen
e 13 Speicherplatze

Fur die Berechnung von cos(®n):

e 22 Multiplikationen
e 11 Additionen
e 12 Speicherplatze

3.1.1.1.2 Berucksichtigung der Halb- und Viertelwellensymmetrie

Der Fehler laRt sich durch Berticksichtigen der Halb- und Viertelwellensymmetrie
der Sinusfunktion weiter reduzieren. Daher geniigt es, die Funktion nur fur den Bereich
von 0 bis 7 bzw. von 0 bis ©/2 durch eine Reihe zu entwickeln und die Berticksichti-
gung des Argumentes wie folgt vorzunehmen:

Halbwellensymmetrie

. SIN(X)..evvnvnnnnns firO<x<z
SINON =1 _gin(x - 7).... firzr < x < 2
bzw

6 COS(X).vvvvvvnnnnnnn fir0<x<z
cos(On)=1 _ cos(X — 7z)..... firr < x <27

mit: x = (®n)modulo(27)

Der Signal-/Rauschabstand ist nun:

SNRiony =10logy——

SNR seny = 1010g
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Tabelle 2 falt den erreichbaren Signal-/Rauschabstand fur die Anzahl der beriick-

sichtigten Glieder zusammen.

Berucksichtigte | SNRg, o SNR 56y
3 32.1 (-22.5) | 23.0 (-13.5)
4 53.7 (-43.2) | 425 (-32.4)
5 78.2 (-67.0) | 65.6 (-54.8)
6 105.3 (-93.5) | 91.5 (-80.0)
7 134.6 (-122.2) | 119.7 (-107.6)
8 165.8 (-153.0) [ 145.0 (-137.4)

Tabelle 2: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei direkter
Berechnung der Reihenentwicklung von sin(®n) bzw. cos(®n) und Abbruch nach N

Gliedern unter Berticksichtigung der Halbwellensymmetrie.

CD-Qualitat benotigt somit die Beriicksichtigung von 6 Gliedern bei der Berechnung
von sin(®n) und 7 Gliedern bei der Berechnung von cos(®n). Der Rechenaufwand und

Speicherplatzbedarf betragt:

Fir die Berechnung von sin(®n):

e 13 Multiplikationen
e 6 Additionen
e 8 Speicherplatze

Fir die Berechnung von cos(®n):

e 14 Multiplikationen
e 7 Additionen
e 8 Speicherplatze

Viertelwellensymmetrie

SIN(X)eevvvvnnnnnnnnn firO<x < %
cin(@n) — SIN(T— X)eveenien. fir’, <x<nz

—SiIN(X = 2)....... fiir < x < 37

—sin(2z —Xx)..... fUr3%s X<2r7

bzw.



3 ALGORITHMEN ZUR IMPLEMENTIERUNG ANALOGER KLANGSYNTHESEVERFAHREN 28

—COS(7 — X)....... fUr%sx<7z

cos(®n) =
—COS(X = 7T).vvvvee fUI’?Z'SX<3%

cos(27 —X)........ fur3% <X<2m

wobei: x = (®n)modulo(27x)

Der auf diese Weise erreichbare Signal-/Rauschabstand berechnet sich zu:

J-(Z( D’ (2n + 1)J

X= n=0
SNRyjyon) = 10l0gy ——*=

XJO(Z( 1" Zml)l—sin(x)j dx

n=0

B, )JZ

SNRCOS(@n) = 10|Og 7[/2[ XNO n 2n .
=" cos(x)j dx
x{() z (2 )I

n=0

Die Ergebnisse sind in Tabelle 3 zusammengefalit.

Berticksichtigte |~ SNRg o SNR o5y
Glieder (N) T dB T B
1 29.6 (-22.5) 18.8 (-12.6)

2 55.6 (-46.9) | 42.0 (-34.0)

3 85.8 (-76.1) 70.2 (-61.0)

4 119.6 (-109.0) | 102.3 (-92.1)

5 156.2 (-145.0) | 137.6 (-126.7)

6 195.4 (-183.6) | 175.5 (-164.0)

Tabelle 3: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei direkter
Berechnung der Reihenentwicklung von sin(®n) bzw. cos(®n) und Abbruch nach N
Gliedern unter Berticksichtigung der Viertelwellensymmetrie.

Ein Signal-/Rauschabstand von 96 dB 1&Bt sich also unter Berticksichtigung von 4
Gliedern erreichen.
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Der Rechenaufwand und Speicherplatzbedarf betragt also:
fiir sin(®n):

e 9 Multiplikationen
e 4 Additionen
e 6 Speicherplatze

fiir cos(®n):

e 8 Multiplikationen
e 4 Additionen
e 5 Speicherplatze

Durch die Argumentzuweisung bei Halb- und Viertelwellensymmetrie entsteht ein
zusétzlicher Rechenaufwand, der folgende Operationen notwendig macht:

e Bedingungsanweisungen:
Zuerst mul festgestellt werden, in welchem Quadranten das Argument liegt, um
den resultierenden Wert des Argumentes berechnen zu kénnen. Dies benétigt eine
if-Anweisung bei Halb- und zwei if-Anweisungen bei Viertelwellensymmetrie.

e Berechnung des aktuellen Argumentes:
Die Berechnung des resultierenden Argumentes bendétigt eine Addition.

e \orzeichenzuweisung:
Dem Ergebnis wird entsprechend dem Argument ein VVorzeichen zugewiesen.

3.1.1.1.3 Beriicksichtigung der Komplementbeziehung zwischen sin(®n) und
cos(®n)

Eine weitere Mdglichkeit, den Rechenaufwand zu verringern, besteht durch die Ein-
schrankung des Argumentes auf 0 < x < zz/4 unter der Berucksichtigung der Beziehun-
gen

SIN(X)eevvvirniieaenn, 0<x< %
sin(x) =

cos("5 = X)........ %SX<”2
und

COS(X).uvvvrerirreennnn, 0<x<%)
cos(x) = .
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Hier wird wiederum die Viertelwellensymmetrie ausgenutzt, wobei zusétzlich flr
sin(x) und Argumentwerte von /4 bis /2 die Cosinusreihe von 0 bis /4 mit dem re-

sultierenden Argument berechnet wird. Entsprechend wird fur cos(x) und Argument-

werte von /4 bis 7/2 die Sinusreihe von 0 bis /4 verwendet.
Das Argument mu3 folgend interpretiert und zugewiesen werden:

sin(®n) =
—sin(X—7)........ fo?Z'<X<SA
- cos(3% —X)... fUr5% <X< 3%
—cos(x—3%)... fUr3”2 <x< 7%
—sin(2z — X)...... fUr7%s X <21
und
COS(X)evvnnerrrnnnnnn fir0<x < 77
sin(z/2-Xx)....... fur”4£x<%
—sm(x—%) ...... fUr%£x<3%
—€0S(77 = X).vvnen fUr3”43x<7r
cos(®n) =

wobei wiederum x = (®n)modulo(27) gilt.

Der Signal-/Rauschabstand

f(z< Y o) @

x=0 “n=0
SNRg;eny =10log ”

j(Z( D" n D1 sin(x)j dx

x=0 \n=0
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I[Eev g

SNR 5(6ny = 10l0gy ——=

I(Z( = (2 Y cos(x)j dx

x=0 “n=0

ergibt folgende in Tabelle 4 zusammengefaRten Werte:

Berticksichtigte SNRion) SNR 56m)
Glieder (N) T 4B T daB
1 55.2 (-52.2) | 44.8 (-36.2)
2 93.1 (-88.8) | 80.1 (-69.8)
3 135.5 (-130.1) {120.3 (-109.0)
4 181.3 (-175.1) |164.5 (-152.2)

Tabelle 4: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei direkter
Berechnung der Reihenentwicklung von sin(®n) bzw. cos(®n) und Abbruch nach N
Gliedern bei einem Argument kleiner /4.

Der Rechenaufwand und Speicherplatzbedarf betragt hier bei der Berlicksichtigung
von 3 Gliedern:

e 3 Bedingungsanweisungen zur Argumentzuweisung
e 7 Multiplikationen bei der Sinusreihenberechnung
6 Multiplikationen bei der Cosinusreihenberechnung
e 1 Addition zur Berechnung des resultierenden Argumentes
3 Additionen bei der Reihenberechnung
e 8 Speicherplétze, da die Konstanten der Sinus- und Cosinusreihe ben6tigt werden

3.1.1.1.4 Frequenz- und Phasenmodulation

Bei dynamischer Ansteuerung mit der Frequenz f,[n] und Phase W[n] ergibt sich
das Argument zu

7, [n]
fs

X =0[n]n+¥Y[n] = n+W[n]

was zu einem zusétzlichen Rechenaufwand von

e 1 Multiplikation
e 1 Addition

fiihrt. Die Genauigkeit der Darstellung des Argumentes legt auch die Frequenzauflo-
sung fest. Wird der Bereich von 0<x <2z in g Elemente unterteilt, so wird damit

auch der Frequenzbereich von 0< f, < f; /2 in g Elemente aufgeldst, was zu einer
Frequenzauflésung von f, = fg/2q fihrt.
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3.1.1.2 Wavetable-Algorithmen
3.1.1.2.0 Allgemeines

Ein weiteres Verfahren zur Erzeugung von Sinusfolgen ist die sogenannte Table-
Lookup-Methode. Dabei werden mit beliebiger Genauigkeit berechnete Sinuswerte in
ein Speicherfeld geschrieben, welches ausgelesen wird. Es wird wiederum nur der
Hauptwert des Argumentes verwendet, welcher nun - abgesehen vom Rundungsfehler -
direkt proportional der zum Speicherfeldbeginn relativen Adresse ist. Dabei wird ein
Inkrementwert |, welcher sich aus der gewiinschten Frequenz ableiten I40t, dem letzten
AdreRBwert im sog. Phasenregister hinzuaddiert und so die aktuelle Speicheradresse be-
rechnet. Bild 20 erldutert das Prinzip.

Inkrement

Taktgeber

Speicher mit
Samplewerten

I

JL 1

Bild 20: Prinzip der Table-Lookup-Methode.

Der Inkrementwert wird vorzeichenbehaftet interpretiert, um auch negative Frequen-
zen fir die additive Synthese zu ermdglichen. Durch eine Abstimmung der Phasenregis-
tergroRe auf die SpeicherfeldgroRe L &Rt sich die Modulo-Arithmetik zur Erzeugung
des Hauptwertes automatisch durch Ignorieren des Registeriiberlaufes realisieren. Dabei
muf die SpeicherfeldgroBe auf L =2" Samplewerte festgelegt werden. Vom errechne-
ten Phasenwert werden m Bit zur Adressierung des Speicherfeldes tibernommen. Dabei
gibt es drei Mdglichkeiten zur Funktionswertgewinnung (siehe [3]).

e Abschneiden des Phasenwertes auf m Bit

e Runden des Phasenwertes auf m Bit

e Genauen Phasenwert zur Interpolation verwenden

Die Ausgangsfrequenz f, ist gegeben durch:

If .
f, :TS: If 2

Der bendtigte Inkrementwert betréagt also:

f,2"
fs

f

f,L
S
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Im folgenden wird der EinfluR der Speicherfeldgrofie und die Methode der Funkti-
onswertgewinnung auf den Signal-/Rauschabstand des Ausgangssignales untersucht.
Zusétzlich wird die resultierende Frequenzauflésung betrachtet.

Maximale SpeicherfeldgroRie

Der Signal-/Rauschabstand wird durch die Anzahl der fur die Darstellung des jewei-
ligen Wertes verwendeten Bit festgelegt.

Der Signal-/Rauschabstand andert sich nicht, wenn die Funktionswerte der Tabelle
dem tatsachlichen Wert - mit der jeweiligen Auflésung quantisiert - entsprechen. In die-
sem Fall unterscheiden sich benachbarte Tabellenwerte um nicht mehr als 1 LSB. Die
grofte Signaldnderung in der Sinusfunktion tritt beim Nulldurchgang auf. Die beiden
Tabellenwerte um diese Stelle dirfen sich nur um 1 LSB unterscheiden, um eine Ver-
minderung des Signal-/Rauschabstandes zu verhindern. Bild 21 erldutert den Zusam-
menhang zwischen Bitauflosung k und benétigtem Speicherplatz L. Tabelle 5 enthalt
einige Ergebnisse.

—k
X = 2arcsin(2 A)
1/2 LSB
_2rx
—————————————— --\- 1LSB -———-/ =27
-1/2 LSB . L — %
«— ] arcsin(2 <)
0 2

Bild 21: Zusammenhang zwischen Bitauflosung k und bendtigtem Speicherplatz L .

Bitauflésung | Anzahl der benétigten | Benétigter Spei-
K Speicherplétze L cher in Byte
2 26 7
4 101 51
8 1609 1609
10 6434 8043
12 25,73 k 38,60 k
14 102,94 k 180,15 k
16 411,77 k 823,55 k
20 6,588 M 16,471 M
24 105,41 M 316,24 M

Tabelle 5: Bendtigte Anzahl von Speicherplatzen L bzw. SpeicherfeldgroRe in Byte bei
Zahlendarstellung mit k Bit, um optimalen Signal-/Rauschabstand zu gewahrleisten.
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Ein groleres Speicherfeld wiirde keinen verbesserten Signal-/Rauschabstand zufolge
haben, jedoch mufte - um wiederum die Modulo-Arithmetik zu gewéhrleisten - das Feld
auf den néachsthoheren Wert von L =2" erweitert werden, was beispielsweise fiir die
Auflésung mit 16 Bit den Speicherplatz auf 528288 Tabellenwerte bzw. 1MByte erhoht.

Andererseits stellt dieser Wert auch die obere Grenze dar, mit der die Argumentwerte
quantisiert werden sollen, wodurch auch die maximale GroRe des Phasenregisters fest-
gelegt wird.

3.1.1.2.1 Abschneiden des Phasenwertes

Dabei wird das Argument x mit 0<x <2z durch Abschneiden auf den Speicher-
platz S mit 0<S < L—1 umgerechnet, was wiederum ein Quantisierungsvorgang ist.
Der dadurch entstehende Fehler macht sich als Rauschen bemerkbar und wird als "phase
jitter" bezeichnet, da die resultierende Sinusfunktion die Argumentwerte sprunghaft
durchquert. Der Signal-/Rauschabstand wird nun von der Auflésung der Funktionswerte
in k Bit und von der Anzahl der Speicherwerte L bestimmt. Diesen Zusammenhang
veranschaulicht Bild 22.

Signal-/Rausch- '
abstand in dB

Grdf&e des i 8 Auflosung des
Speicherfeldes (L) 16 4 Funktionswertes (k)

Bild 22: Signal-/Rauschabstand in Abh&ngigkeit von der Funktionswertauflésung k und
der GroRe des Speicherfeldes L sowie Quantisierung des Argumentes auf L Werte.

Man erkennt, dal’ ab einem bestimmten Wert fir k und L keine wesentliche Steige-
rung des Signal-/Rauschabstandes mehr maglich ist. [3] formuliert diese Feststellung
wie folgt:

Einen anné&hernd optimalen Signal-/Rauschabstand von

SNR

Wavetable
abschneiden

—6(e-2) [dB]

erhélt man bei einer Funktionswertquantisierung auf e+1 Bit und einer Speicher-
feldgroRe von L =2°.
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Die Berechnung des Signal-/Rauschabstandes nach der Formel

SNR

Wavetable
abschneiden

=10log

le{sinﬁ(”—o-@ﬂ@z}

sin(zf(n - O.S)H - sin(x + 2Iir(n —l)jj 2d

X

wobei Q, ,[..] die Quantisierung auf k Bit (inklusive Vorzeichenbit) bedeutet, er-
gibt die in Tabelle 6 erfaldten Werte.

SNR 2 etabte Funktionswertlédnge in k Bit
abschneiden

dB 8 10 12 14 16 20 24

256 35.9 36.9 36.9 36.9 36.9 36.9 36.9
(-29.9) | (-31.6) | (-32.1) | (-32.2) | (-32.2) | (-32.2) | (-32.2)

512 40.3 42.7 429 42.9 42.9 42.9 42.9
(-34.2) | (-37.0) | (-37.9) | (-38.2) | (-38.2) | (-38.2) | (-38.2)

Speicher-| 1024 | 425 48.1 48.9 48.9 48.9 48.9 48.9
feldgroiie (-37.3) | (-43.6) | (-44.1) | (-44.2) | (-44.2) | (-44.2) | (-44.2)
2048 | 43.2 52.3 54.6 54.8 54.8 54.8 54.8
L (-39.4) | (-46.1) | (-49.0) | (-50.0) | (-50.2) | (-50.3) | (-50.3)
4096 | 43.6 54.5 59.9 60.6 60.7 60.7 60.7
(-40.7) | (-49.3) | (-53.9) | (-55.6) | (-56.1) | (-56.3) | (-56.3)

8192 | 43.6 55.5 64.0 66.1 66.3 66.3 66.3
(-41.4) | (-51.4) | (-58.0) | (-61.0) | (-62.0) | (-62.3) | (-62.3)

Tabelle 6: Signal-/Rauschabstand (und groRiter relativer Fehler) in Dezibel bei Quanti-
sierung des Argumentwertes auf L Werte durch Abschneiden und Quantisierung der
Funktionswerte auf k Bit.

3.1.1.2.2 Runden des Phasenwertes

Das Runden des Phasenwertes auf m Bit erfordert eine Addition des m—1-ten Bit an
der Stelle m. Tabelle 7 gibt den Signal-/Rauschabstand nach folgender Formel berech-

net an:

SNR

Wavetable
runden

=10log

Z{[le [sin(zf (n- O.S)H

)

j- (Qk_l{sin(zf (n— O.S)H - sin(x + ZET (n— 1))) 2 dx
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SNRy.vetable Funktionswertlédnge in k Bit
runden

dB 8 10 12 14 16 20 24

256 39.9 42.8 43.0 43.0 43.0 43.0 43.0

(-34.0) | (-37.1) | (-38.0) | (-38.2) | (-38.2) | (-38.2) | (-38.2)

Speich- | 512 42.6 48.2 49.0 49.0 49.0 49.0 49.0

(-37.5) | (-41.9) | (-43.6) | (-44.1) | (-44.2) | (-44.2) | (-44.2)

erfeld- | 1024 | 43.4 52.4 54.8 55.0 55.0 55.0 55.0

(-39.5) | (-46.0) | (-49.0) | (-50.0) | (-50.2) | (-50.3) | (-50.3)

groRe | 2048 | 43.5 54.8 60.3 61.0 61.0 61.0 61.0

(-40.7) | (-49.3) | (-53.9) | (-55.6) | (-56.1) | (-56.3) | (-56.3)

L 4096 | 43.6 55.4 64.4 66.8 67.0 67.0 67.0

(-41.4) | (-51.5) | (-58.0) | (-61.0) | (-62.0) | (-62.3) | (-62.3)

8192 | 436 55.8 66.8 72.2 72.9 73.0 72.9

(-41.8) | (-52.7) | (-61.2) | (-65.9) | (-67.7) | (-68.3) | (-68.3)

Tabelle 7: Signal-/Rauschabstand (und groRiter relativer Fehler) in Dezibel bei Quanti-
sierung des Argumentwertes auf L Werte durch Runden und Quantisierung der Funkti-
onswerte auf k Bit.

Eine Naherung fir den optimalen Signal-/Rauschabstand ergibt (siehe [3]):

SNR —6(e—1) [dB]

Wavetable
abschneiden

bei einer Funktionswertquantisierung auf e-+1 Bit und einer Speicherfeldgrofie von
L=2°.

3.1.1.2.3 Interpolationsmethoden

Als Losungsverfahren zur Interpolation bieten sich zwei Methoden an:
¢ Interpolationspolynome
e Spline-Interpolation

Interpolationspolynome

Interpolationsmethoden dienen zur Annéherung von Funktionen. Dabei wird eine
durch n+1 gegebene Wertepaare [X,; Yo l.[X;; Y,1,---,[X,;Y,] innerhalb eines Interval-
les [a,b] definierte Folge mit den Stiitzwerten y, an den Stiitzstellen x, durch ein Poly-
nom n -ten Grades angenahert, wobei fur die Stutzstellen a < x, <X, <X, <...<X, <b
gilt.

Fir dquidistante Stutzstellen, wie dies im Fall der gespeicherten Sinusfolge vorliegt,
eignet sich die Interpolationsformel von Gregory-Newton (siehe [4]).
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Mit
h= X — X

und dem Bildungsgesetz

Ay =Y, Ay =AYy Ay, wobei: n=1.2,...,k
gilt.
Ay, (X=X,) AV, (X=X, )(X=X,)
In(X):yO+ Ollh ° + 0 2|ho2 : +
ATYo (X=X )(X = X)- o (X = X,4)
+
n'h"

Im Fall der Sinusfolgeninterpolation 1aRt sich das Argument x als Summe eines
ganzzahligen Teiles int, welcher der relativen Speicheradresse entspricht, und eines
gebrochenen Teiles frac darstellen. Mit Q, ,[sin(int)] als den auf k Bit quantisierten

Funktionswert von int resultieren in Analogie zur Interpolationsformel im Bereich

int < x <int +1 folgende Ergebnisse:

a.) Fur lineare Interpolation (n=1):

1,(x) = I, (int + frac)\:::*l = Q[sin(int)] + (Q, ,[sin(int + )] - Q_,[sin(int)]) frac

Der zusatzliche Rechenaufwand betrégt:

e 2 Additionen
e 1 Multiplikation

Die resultierende Signal-/Rauschabstand berechnet sich zu

> o [l ] o

SNRWavetable :1O|Og — 2
lin.interpol. L[l n+1 . 272'
Z{J (Qk_l[ll(x)|n ]—sm(L(x+n)D dx}
n=1 | x=n
wobei
b
Qa1 (%), ]

den nach s-ten Grad zwischen a und b interpolierten und anschliefend auf k Bit

quantisierten Wert von x wiedergibt. Das Ergebnis enthalt Tabelle 8.
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SNR\avetanie Funktionswertlédnge in k Bit
lin.interpol.
dB 8 10 12 14 16 20 24
64 37.5 49.0 56.0 59.8 60.8 61.1 61.1
(-36.1) | (-46.9) | (-53.9) | (-57.4) | (-58.1) | (-58.4) | (-58.4)
Speich- | 128 | 38.9 50.2 60.7 68.5 71.9 73.1 73.1
(-36.2) | (-48.1) | (-58.9) | (-66.0) | (-69.2) | (-70.4) | (-70.4)
erfeld- | 256 | 38.3 50.6 61.9 2.7 80.5 84.9 85.2
(-36.2) | (-48.5) | (-60.1) | (-70.4) | (-77.6) | (-82.1) | (-82.4)
groRe | 512 | 39.3 50.8 63.1 74.4 85.5 95.9 97.2
(-36.4) | (-48.2) | (-60.3) | (-72.4) | (-82.8) | (-93.1) | (-94.4)
L 1024 | 40.7 50.9 62.7 4.7 86.4 104.5 108.9
(-37.4) | (-48.3) | (-60.4) | (-72.4) | (-84.3) | (-101.9) | (-106.2)
2048 | 42.0 51.5 63.1 75.1 87.2 109.3 120.0
(-39.5) | (-48.3) | (-60.5) | (-72.5) | (-84.5) | (-106.6) | (-117.3)

Tabelle 8: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei L gege-
benen und auf k Bit quantisierten Funktionswerten mit linearer Interpolation und an-
schlieRender Quantisierung auf wiederum k Bit.

Eine Né&herung fur den optimalen Signal-/Rauschabstand bei linearer Interpolation
erhalt man laut [3] mittels

SNR

Wavetable

lin.interpol.

=12(e-1)

[dB]

bei einer Funktionswertquantisierung auf e-+1 Bit und einer Speicherfeldgrolie von

L=2°.

b.) Fir quadratische Interpolation (n=2):

I,(x) = 1,(int + frac)

int

= Qi [sin(int)] +

+ (— % Q. [sin(int —1)]+ % Q. [sin(int + 1)]) frac +

int+0.5

+ (% Q. [sin(int —1)] - Q, ,[sin(int)] + %Qk_l[sin(int + 1)]) frac’

fur frac <05

und
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. int+1
l,(x) =1,(int+ frac)| .=
= Q,_,[sin(int)] +
1
+ (—ng_l[sin(int)] +2Q, ,[sin(int +1)] - EQk_l[sin(int + 2)]) frac +
1 - . 1 - )
+ EQH[sm(lnt)]—Qkfl[sm(lnt+1)]+§Qk71[5|n(|nt+2)] frac
fur frac > 05
Der Rechenaufwand betrégt:
e 6 Additionen
e 4 Multiplikationen
e 3 Shift-Operationen
e 1 Bedingungsanweisung
Den Signal-/Rauschabstand nach
L mt n+l 2
> T (@] ox
SNRWavetabIe :10|Og e 2
quadr interpol. Lot n+l (27
> I Qk_l[lz(x)n ]—sm L (cen) | dx
n=1 | x=n
berechnet enthalt Tabelle 9.
SNR yavetable Funktionswertlédnge in k Bit
quadr .interpol.
dB 8 10 12 14 16 20 24
4 16.6 16.8 16.8 16.8 16.8 16.8 16.8
(-15.1) | (-15.1) | (-15.1) | (-15.1) | (-15.1) | (-15.1) | (-15.1)
8 32.5 342 | 343 34.3 34.3 34.3 34.3
Speicher- (-27.7) | (-30.7) | (-31.1) | (-31.1) | (-31.1) | (-31.1) | (-31.1)
16 38.3 48.1 | 51.7 52.3 52.3 52.3 52.3
feldgroRe (-34.6) | (-42.6) | (-47.0) | (-48.4) | (-48.6) | (-48.6) | (-48.6)
32 38.5 499 | 62.8 69.4 71.2 71.3 71.3
(-35.9) | (-48.0) | (-57.4) | (-63.2) | (-65.7) | (-66.5) | (-66.5)
L 64 37.8 50.9 | 617 74.1 83.0 85.5 85.5
(-36.1) | (-47.9) | (-59.6) | (-69.6) | (-76.4) | (-80.1) | (-80.4)
128 | 38.9 505 | 62.4 74.1 82.2 83.8 83.8
(-36.4) | (-48.0) | (-59.6) | (-69.8) | (-76.8) | (-80.1) | (-80.4)

Tabelle 9: Signal-/Rauschabstand (und grofter relativer Fehler) in Dezibel bei L gege-
benen und auf k Bit quantisierten Funktionswerten mit quadratischer Interpolation und
anschlieBender Quantisierung auf wiederum k Bit.
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c.) Fur kubische Interpolation (n = 3):

1,(x) = I, (int + frac)|" =

=Q,_,[sin(int)] +

+ (— %Qkfl[sin(int -1]- %Qkfl[sin(int)] + Q, ,[sin(int + 1)] - %Qkfl[sin(int + 2)]) frac +
+ @ Q. [sin(int —1)] — Q, ,[sin(int)] + %Qkfl[sin(int + 1)]) frac® +
+ (— % Q,_,[sin(int —1)] + %Qk_l[sin(int)] - %Qk_l[sin(int +1)]+ %Qk_l[sin(int + 2)]) frac®

Der Rechenaufwand ist nun:

e 11 Additionen
e 8 Multiplikationen
e 4 Shift-Operationen

Tabelle 10 enthalt die nach der Formel

5o T

n=1l | x=n

SNRWavetable =10 |Og

iaveable ZL: {T (Q“[ 1, (x)|:+1] - Si”(zf (x+ n)D | dx}

n=1 { x=n

berechneten Werte fiir den Signal-/Rauschabstand.

SNR s etabie Funktionswertléange in k Bit

kub.interpol.

dB 8 10 12 14 16 20 24

4 [ 200 ] 208 | 209 | 209 | 209 | 209 20.9
(-18.0)| (-18.6) | (-18.7) | (-18.7) | (-18.7)| (-18.7) | (-18.7)
8 | 352 | 417 | 436 | 440 | 442 | 443 | 443

Speicher- (-34.0) | (-40.0) | (-41.0) | (-41.3) | (-41.4)| (-41.4) | (-41.4)
16 | 386 | 496 | 584 | 654 | 672 | 680 | 680
feldgroRe (-36.2) | (-48.4) | (-57.3) | (-62.6) | (-64.6)| (-65.1) | (-65.2)

32| 386 | 499 | 634 | 734 | 835 | 896 | 904
(-36.2) | (-48.4) | (-60.7) | (-69.6) | (-76.4)| (-80.2) | (-80.3)
L 64 | 379 | 509 | 617 | 744 | 860 | 97.8 | 983
(-36.3) | (-48.1) | (-60.2) | (-69.6) | (-76.4)| (-80.1) | (-80.4)
128 390 | 505 | 625 | 747 | 87.1 | 100.8 | 101.4
(-36.4) | (-48.2) | (-60.4) | (-72.3) | (-77.7)| (-80.1) | (-80.4)

Tabelle 10: Signal-/Rauschabstand (und groRter relativer Fehler) in Dezibel bei gegebe-
nen L und auf k Bit quantisierten Funktionswerten mit kubischer Interpolation und
anschlieBender Quantisierung auf wiederum k Bit.
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Spline-Interpolation

Da bei der stlickweisen Interpolation mittels Polynomen mindestens in der ersten Ab-
leitung Unstetigkeiten an den Stitzstellen auftreten, verwendet man vorzugsweise die
sogenannte Spline-Interpolation, bei der zusatzlich die Ableitungen des Interpolations-
polynoms gleichgesetzt werden. Dadurch wird die Gesamtkrimmung der interpolieren-
den Kurve minimal.

Es seien wiederum n+1 Stitzstellen im Intervall [a,b] gegeben. Die gesuchte
Funktion §k(x) wird interpolierende Spline-Funktion vom Grad k genannt. Diese er-
halt man aus der Menge der Spline-Funktionen S, (x) uber K., wobei K, ein System
der Stitzstellen a=x, <X, <X, <...< X, =b reprasentiert. Fur die Menge der Spline-
Funktionen tGber K gilt:

e S,(x) eC*"([a,b])

e S, (x) istflr x e[x;;,x;] mit j=12,...,n ein Polynom héchstens vom Grade k

Die interpolierende Spline-Funktion §k(x) erhdlt man aus S, (K,), wenn
Sc(x;)=y;=1f(x;) fur j=01,...,n gilt. In den meisten Anwendungen genugt es,
k = 3 zu wahlen und die sogenannte kubische Spline-Interpolation zu verwenden ([4]):

hj =X; =X,

S3(x) = s(x)

() _ o e i i

s;’ =s"(X;) furi=012 und j=01,...,n

Im speziellen ergibt sich fur die periodische kubische Spline-Interpolation einer Si-
nusfunktion mit den an L &quidistanten Stitzstellen auftretenden Stutzwerten

2
y = Qk,l[sin(T”(n +05))] far n=01...,L—1

folgendes Gleichungssystem:

N47Z. " 72. " 72- L
51E+52i+5|_i25(y2 _2y1 +yo)

o S”4—7[ s i_i( 2 )fUrn—LZ L-1
n-1 3L+ n 3L+ n+1 3L_27Z' yn+1 yn+yn71 = yoen

A

T V4 L
oSl S =5 (Y= 2, + Vo)

g
'3L 3L “3L 27«
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Die Koeffizienten s/ fir n=0,1,...L ergeben in

L L
s(x) =s”,—(1- frac)® +s”—— frac® +

127 "127
L 2xs! L s/
+ (y”— — —") frac — (—y"‘l — —"‘1j (1- frac)
2r 6L 2 3L

eingesetzt die gesuchte interpolierende Spline-Funktion. Der dadurch erreichbare
Signal-/Rauschabstand wurde mit nachfolgender Formel berechnet und ist in Tabelle 11
zusammengefalt.

i{nfl(Qk_l[s(x)lﬂ”])zdx}

n=1l | x=n

SN RWavetable =10 |Og

S irerp. ZL: {T (le[s(X)|:+l] - Sin(zf (x+ n))j | dx}

n=1 { x=n

SNR\g\lziyetablle Funktionswertlange in k Bit
pline—Interp.
dB 8 10 12 14 16 20 24

2 | 203 ] 203 | 204 | 204 | 204 | 204 | 204
(-9.6) | (-9.6) | (-9.6) | (-9.6) | (-9.6) | (-9.6) | (-9.6)
4 | 320 | 336 | 337 | 337 | 337 | 337 | 337
(-26.4) | (-28.4) | (-28.8) | (-28.8) | (-28.9) | (-28.9) | (-28.9)
8 | 385 | 504 | 584 | 60.8 | 616 | 619 | 619

Speicher- (-35.6) | (-46.6) | (-54.3) | (-57.3) | (-58.5) | (-58.9) | (-58.9)
16 | 388 | 504 | 612 | 746 | 815 | 871 | 875
feldgroRe (-36.1) | (-48.3) | (-60.5) | (-71.6) | (-79.6) | (-83.3) | (-83.8)

32| 386 | 499 | 635 | 741 | 869 | 1061 | 1116
(-36.0) | (-48.4) | (-61.0) | (-72.2) | (-84.1) | (-103.5) | (-107.7)
L 64 | 378 | 509 | 617 | 744 | 866 | 1105 | 129.9
(-36.1) | (-47.8) | (-60.0) | (-72.3) | (84.4) | (-107.6) | (-126.2)
128| 386 | 505 | 625 | 747 | 874 | 1111 | 1345
(-36.3) | (-48.2) | (-60.1) | (-72.1) | (-83.9) | (-108.7) | (-132.5)

Tabelle 11: Signal-/Rauschabstand (und grofiter relativer Fehler) in Dezibel bei gegebe-
nem L und auf k Bit quantisierten Funktionswerten mit kubischer Spline-Interpolation
und anschlieRender Quantisierung auf wiederum k Bit.

Der Rechenaufwand und Speicherplatzbedarf betragt:

e 4 Additionen

e 8 Multiplikationen

e 3L Speicherplatze, da die Koeffizienten nach dem Ldsen des Gleichungssystems
gespeichert werden
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3.1.1.2.4 Berucksichtigung der Viertelwellensymmetrie

Wie bereits im Abschnitt 3.1.1.1.2 erwahnt, l1&4Rt sich durch Berucksichtigung der
Viertelwellensymmetrie der Sinusfunktion bei geeigneter Argumentzuweisung der Spei-
cherplatzbedarf auf ein Viertel verringern. Zusatzlich verringert sich die Funktionswert-
auflésung um ein Bit, da in diesem Fall kein VVorzeichenbit notwendig ist.

3.1.1.2.5 Frequenz- und Phasenmodulation

Um Aliasing zu vermeiden, mul} der Inkrementwert | kleiner als die halbe Speicher-
feldgroRe L sein. Wird der Inkrementwert inklusive des Vorzeichenbits mit | Bit auf-
geldst, so lassen sich nur 2' Inkrementwerte darstellen, wodurch auch die Fequenzauf-
I6sung f, auf den Wert

f
fA = _? [HZ]

festgelegt ist. Bei dynamischer Ansteuerung muf das Inkrement wie folgt berechnet
werden.

| = fl[n]fL+‘P[n]§

S
Man benétigt also zusétzlich:

e 2 Multiplikationen
e 1 Addition

Eine Methode, die Frequenzauflosung zu verbessern, erhdlt man durch eine Vergro-
Rerung des Phasenregisters auf p Bit und eine variable Handhabung des Inkrementre-

gisters. Letzteres wird mittels Shift-Arithmetik Uber das Phasenregister verschoben, wo-
durch die relative Frequenzauflésung konstant bleibt. Bleibt die Frequenz innerhalb
einer Oktave, so muf nur das Inkrementregister zum Phasenregister addiert werden. Bei
einem Oktavwechsel wird das Inkrementregister um ein Bit verschoben. Bild 23 illust-
riert diesen Algorithmus.
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| Oktavberechnung |

f

v ). -Shift
| Inkrement-Register (I Bit) |«

PN O

| Phasenwert-Register (p Bit) |

f,L
s

| Funktionswert generieren |

Bild 23: Algorithmus zur Wavetable-Lookup-Methode mit konstanter relativer Fre-
quenzauflésung.

3.1.1.3 Rekursive Algorithmen

Eine weitere Mdglichkeit, Sinusfolgen zu erzeugen, besteht durch die Anwendung
von rekursiven Algorithmen. Dabei werden die Augenblickswerte der Folge Uber zeit-
lich vorausgegangene Werte und Zustandsvariablen des Systems berechnet. Der Vorteil
liegt im geringen Speicherplatzbedarf und Rechenaufwand. Zusétzlich IaRt sich dieses
Verfahren fir die Hardware einfach implementieren. Nachteilig bei diesen Verfahren
sind jedoch die im Abschnitt 3.0.2.2 erwéhnten Probleme durch die endliche Rechenge-
nauigkeit. Um bei solchen Systemen Stabilitat zu gewabhrleisten, ist eine hohe Auflo-
sung der Koeffizienten erforderlich. Weiters ist eine dynamische Ansteuerung von Fre-
quenz und Phase problematisch, da eine Anderung eines Parameters auch die Systemei-
genschaften verandern kann, wodurch weitere Zustandsvariablen beeinflut werden. Im
folgenden sollen vier Verfahren ([1],[2]) von rekursiven Algorithmen vorgestellt und
bezlglich ihres Rechenaufwandes Uberpriift werden.

3.1.1.3.1 Gekoppelte Form
Algorithmus

Die gekoppelte Form kann tber das Gleichungssystem

x[n] = cos(®)x[n —1] + sin(®) y[n —1]
y[n] = —sin(®)x[n —1] + cos(®) y[n — 1]

bzw. in Matrizendarstellung

x[n]] [cos(®) sin(@®)]x[n-1]| [cos(®) sin(®)]"[x[0]] [cos[n®] sin[n®]
{y[n]} - {— sin(®) cos(@)}{y[n - 1]} - {— sin(®) cos(@)} {y[O]} - {— sin[n®]  cos[nB]

beschrieben werden.

}{

x[0]
y[0]

|
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Mit dem Anfangsvektor

ol
ylol] |0
ergibt sich fir x[n] eine cosinusférmige und fir y[n] eine sinusférmige Folge mit

der Frequenz ®. Um Stabilitdt zu gewéhrleisten, ist es notwendig, dal der Wert der
Determinante konstant 1 ist, was durch die endliche Darstellungsgenauigkeit der Koeffi-
zienten nicht immer gewéhrleistet ist und in weiterer Folge zur oben erwéhnten Instabi-
litat fuhren kann.

Der Rechenaufwand und Speicherplatzbedarf betragt:

e 4 Multiplikationen
e 2 Additionen
e 2 Speicherplatze

Frequenzmodulation

Frequenzmodulation ist durch direkte Manipulation von cos(®) und sin(®) mog-
lich, jedoch steigt der Rechenaufwand nun um:

e 1 cos-Berechnung
e 1 sin-Berechnung

3.1.1.3.2 Modifizierte gekoppelte Form
Algorithmus

Die modifizierte gekoppelte Form ist eine Erweiterung der gekoppelten Form. Durch
Verwendung eines anderen Koeffizientensatzes Ia(3t sich dadurch ein stabiles Verhalten
gewahrleisten. Das Gleichungssystem lautet

x[n+1] = x[n] - ey[n]
y[n+1] = ex[n+1]+ y[n]

und die Matrizendarstellung

xn+1]7 [T —¢]"[x[0]
yin+11| |e 1-&*| | yIO]
Man erkennt, daR unabhangig von der Darstellungsgenauigkeit von ¢ die Determina-

te in jedem Fall 1 ist. Der Zusammenhang zwischen der Frequenz und dem Koeffizien-
ten ¢ ist wie folgt:

® ®
sin(—j :g und cos(—) =+1-¢%14

2 2
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Eine Aussteuerung von —2 < & < 2 korrespondiert mit der Frequenz — 7z <® < 7.
Der Rechenaufwand und Speicherplatzbedarf reduziert sich hier auf:

e 2 Multiplikationen
e 2 Additionen
e 2 Speicherplatze

Frequenzmodulation

Um Phasentreue zu gewahrleisten, ist es notwendig, den frequenzabhéngigen Term
cos(n® —¥) in den neuen Term cos(m®[n+1]—-‘Y[n+1]) Uberzufihren. Mittels der

trigonometrischen Beziehungen laRt sich auch folgende Form anschreiben (siehe [1]):

G)[n2+ 1]) +sin(n®) cos(®[n 1l

cos(n® — W) = cos(n®) sin( >

)

Um jedoch den Term sin(n®) zu erhalten, ist es notwendig, einen zweiten Generator
in modifizierter gekoppelter Form zu betreiben. Von den resultierenden 4 Gleichun-
gen miissen jedoch nur 2 berechnet werden, da sich die x -Werte lediglich aus vor-
hergehenden x -Werten ergeben. Die Gleichungen lauten:

X, [n+1] = x,[n] - ¢[n + 1](sin(%) X,[n]+ cos(%)x2 [n])
X,[N+1] = x,[n]—&[n+ 1](sin(®[n;r 1])x2 [n]- cos(%) xl[n]j

Der Rechenaufwand erhdht sich nun auf:

e 6 Multiplikationen

e 4 Additionen
[n+1]

)
e 1 Berechnung von sm(T)

[n+1]

Q)
e 1 Berechnung von cos(T)
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3.1.1.3.3 Digitaler Resonator
Algorithmus

Einen einfachen digitalen Resonator erhalt man aus einem zweipoligen rekursiven
Filter, dessen Dampfung auf 0 gesetzt wird.

y[n] = 2Rcos(®)y[n —1] - R?y[n — 2] + X[n] ()

Durch R =1 werden die Pole auf den Einheitskreis geschoben, woraus der Fall der
ungeddmpften Schwingung resultiert. Das Filter benétigt als Eingangssignal einen Im-
puls, welcher mit dem Faktor sin(®) skaliert wird, um die Ausgangsfolge auf den Be-

reich +1 einzuschrénken. Gleichung (3) liefert bereits eine Sinusschwingung. Durch
eine Erweiterung auf

y[n] = 2R cos(®)y[n —1] - R?y[n — 2] + x[n] — Rcos(®) x[n — 1]
ergibt sich eine Cosinusfolge. Der Rechenaufwand betrégt:

e 1 Multiplikation
e 1 Addition

Der Nachteil bei der Verwendung eines digitalen Resonators besteht im geringen
Signal-/Rauschabstand besonders bei tiefen Fequenzen (<10 Dezibel bei Verwendung
von 14 Bits fiir den gebrochenen Teil der Festpunktzahl [1]).

Frequenzmodulation

Wie bei der modifizierten gekoppelten Form ist auch hier eine Uberfiihrung des
Terms cos((n—21)®) in cos((m—1)@[n +1]) notwendig (siehe oben).

3.1.1.3.4 Digitaler Oszillator mittels Gitterstruktur

Ein weiterer Sinusoszillator kann durch Physical Modelling gewonnen werden (siehe
[2]). Dabei werden zwei akustische Réhren miteinander verbunden, welche nach auf3en
keine Ubertragung ermdglichen. Die Energie innerhalb des Systems bleibt konstant.
Bild 24 zeigt ein Modell dieses Systems und den resultierenden SignalfluBgraphen.
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Xz (t)  (t)
-k p =©

X, (1) —=x, (t)

Bild 24: Modell einer akustischen Doppelréhre und Signalflugraph einer normierten
Gitterstruktur zur Erzeugung von Sinusfolgen.

Die Koeffizienten lauten:

r{n]gln]
G[n]= m C[n] = cos(®)
wobei:

— 1-C
r[n]=e ™ und g[n]= s C{:}

Wenn die Frequenz konstant bleibt, wird G[n] =1 und der Rechenaufwand betragt:

e 1 Multiplikation
e 3 Additionen
e 3 Speicherplatze

Desweiteren ist auch eine dynamische Frequenzsteuerung moglich. Da eine Fre-
quenzanderung auch eine Amplitudenanderung zur Folge hat, muf3 diese mittels r[n] in
G[n] kompensiert werden.
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3.1.2 Impuls-, Rechteck-, Dreieck- und Sagezahngeneratoren
3.1.2.0 Allgemeines

Im folgenden Kapitel sollen die von Analogsynthesizern vorwiegend angebotenen
Kurvenformen in Hinblick auf eine digitale Realisierung untersucht werden. Dazu zah-
len Impuls-, Rechteck-, Dreieck- und Sédgezahnfunktionen.

Die Impulsfunkion setzt sich aus unendlich vielen Harmonischen gleicher Amplitude
zusammen. Funktionen mit unstetigen Stellen (Rechteck und S&gezahn) zeichnen sich
durch ein Spektrum aus, welches pro Oktave um nicht mehr als 6 Dezibel abnimmt. Das
Spektrum von Funktionen mit stetigen Verlauf aber nicht differnzierbaren Stellen
(Dreieck) fallt mit 12 Dezibel pro Oktave ab.

Theoretisch haben diese Funktionen eine unendliche Bandbreite, wodurch das Prob-
lem des Aliasings in den folgenden Betrachtungen in den Vordergrund tritt. Die Algo-
rithmen werden wiederum auf ihren Rechenaufwand untersucht. Zusatzlich wird eine
Ansteuerung des Tastverhaltnisses betrachtet.

3.1.2.1 Additive Synthese im Zeitbereich
3.1.2.1.1 Additive Synthese mittels Sinusgeneratoren

Die einfachste Form der Erzeugung von tiefpalgefilterten Impulssignalen ist die Rea-
lisierung mittels additiver Synthese. Dabei werden die einzelnen harmonischen Schwin-
gungen des Signals mittels Sinusgeneratoren, wie sie im Kapitel 3.1 besprochen wurden,
generiert und deren Signale addiert.

Zur Erzeugung einer Schwingung mit der Grundfrequenz f, werden

N = int(Lj
~ Mo,

Sinusgeneratoren bendtigt.

Die Berechnung des Ausgangssignals erfolgt allgemein Gber:

yn] = ;ak [n]cos(®, [n])

wobei:

©, [n]=®,[n-1+6,[n]+y,[n] -y, [n-1]
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Um eine aliasingfreie tiefpalgefilterte Impulsfolge mit N Harmonischen zu generie-
ren, ergibt sich mit

y[n] = %;} cos(k(®[n —1] + ©[n]))

folgender Rechenaufwand:

e N trigonometrische Berechnungen (siehe Kapitel 3.1.1)
e N Multiplikationen
e 2N —1 Additionen

Aufgrund des hohen Rechenaufwandes ist diese Methode fir niedrige Grundfrequen-
zen ungeeignet.

3.1.2.1.2 Wavetable-Synthese

Wie im Kapitel 3.1.1.2 besprochen, lassen sich Sinusfolgen aus einer Wavetable syn-
thetisieren. Dieselben Uberlegungen gelten auch fiir beliebige Wellenformen, welche
sich aus einer Superposition einzelner Sinusfolgen ergeben. Die resultierenden Kurven-
formen lassen sich somit direkt in die Wavetable schreiben. Dabei muf3 jedoch fur das
Phaseninkrement folgende Bedingung erflllt sein, um Aliasing zu vermeiden:

wobei:

f,...Grundfrequenz
n, ...Nummer der hdchstfrequenten Harmonischen ( f, =n,f,)
L ....GroRe der Wavetable

Daher ist dieses Verfahren in Hinblick auf Frequenzmodulation nur fir kleine Fre-
guenzanderungen geeignet, da ansonsten die Wavetable dynamisch berechnet werden
mRte bzw. mehrere Wavetables notwendig waren.

3.1.2.1.3 Periodische Impulsfunktion
Allgemeines

Eine ideale periodische Impulsfunktion IaRt sich im Zeit- und Frequenzbereich wie
folgt anschreiben:

g 1 2
> St-nT) e = 2 HQ-n)  mit =?”
n=—o0 n=—o0 1
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Die Multiplikation dieser Folge mit der Abtastfunktion liefert nur Werte ungleich
null, wenn die Impulse der abzutastenden Funktion genau auf Werten der Abtastfolge
liegen. Durch die theoretisch unendlich schmalen Impulse sind diese Abtastwerte nur
zufallig verteilt und liefern keine zufriedenstellende Reprasentation des Nutzsignals.

Zeitlich gerundete periodische Impulsfunktion

Diese Problematik 18Rt sich wie folgt I6sen (siehe [6]): Durch eine Verbreiterung der
Impulse der abzutastenden Funktion auf

1 Jt<T, /2 sin(#fT,) )
( :{0 |t|>_I_S/2<:>P(Q):TS7ﬁ—_|_s=Tssmc(1"l's)

erhalt man anstatt der periodischen Impulsfunktion nun:

X(t) = Zw: p(t—nT,) < X(Q) = P(Q) Zw:é(Q -nQ,)

Nn=—o0 N=—oc0

Die Impulsbreite wird also auf die Lange der Abtastperiode vergrof3ert. Durch Abtas-
ten dieser Funktion werden die Impulse des Nutzsignals zeitlich auf den néchstgelege-
nen Abtastwert gerundet. Man erhalt schlieRlich:

X(kTg) = z‘olp(kTS -nT,)) & i X(Q+kQ)= i P(Q+st)i(Q+st -nQ,)

N=—c0 nN=-

Die k-Terme verursachen starke Aliasing-Frequenzen, wie aus Bild 25 entnommen
werden kann. Lediglich flr tiefe Nutzsignalfrequzenzen ergeben sich annehmbare Er-
gebnisse (siehe [6]).

Amplitude (dB)

Bild 25: Spektrum einer Impulsfunktion, deren Impulse bei der Abtastung auf den
nachstgelegenen Abtastwert gerundet wurden. Die durchgezogene Linie zeigt die Ein-
hillende. Bild nach [6].
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Linear interpolierte periodische Impulsfunktion

Bessere Ergebnisse liefert eine lineare Interpolation der Funktionswertimpulse auf
die beiden benachbarten Impulse der Abtastfunktion. Die Impulse der Abtastfunktion
werden entsprechend ihrer Nahe zum Impuls des Nutzsignales gewichtet, wobei die
Summe beider Impulse 1 ergibt. Bild 26 zeigt das Spektrum einer nach dieser Methode
generierten Impulsfunktion.

Amplitude (dB)

6011}

i

l' | |
l 1 1| '. l

-120

N

Bild 26: Spektrum einer Impulsfunktion mit linear interpolierter Abtastung. Die durch-
gezogene Linie zeigt die Einhillende. Bild nach [6].

3.1.2.1.4 Tiefpaligefilterte periodische Impulsfunktion
Allgemeines

In diesem Abschnitt wird die Erzeugung einer tiefpalgefilterten periodischen (also
aliasingfreien) Impulsfunktion betrachtet, deren Spektrum auf N Harmonische begrenzt
ist.

X@ = Yo@-n0,)

n=—N

Dies représentiert eine mit der Grenzfrequenz f ., = Nf, ideal tiefpalgefilterte Im-

pulsfunktion.

Aus dieser laRt sich schlieflich durch einfache mathematische Beziehungen die
Rechteckfunktion (durch Integration) und die Dreieck- bzw. Sédgezahnfunktionen (durch
zweifache Integration) herleiten. Durch eine Phasenverschiebung der Impulse 148t sich
auch die Steuerung des Tastverhaltnisses auf einfachem Wege realisieren. Bild 27 illust-
riert das Prinzip.
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pl(t) c j P (t)+ P, (t)dt + C,

/\/\/\/\/‘H\/\f\/\/\/\/\\f\/\f\/\/\{\/\j [\w\/\ M M

P, (t)

¢ J[ p.() + p, (®)dtdt +c,

Mananfll [RAnAAS [\/\f\f\/\/;\ /\ /\ /\
U\/vvvvvvvvvvvv v\/\f\f\m\; \
P+ p, (1) \/ \/

p, (1), p,.(Konstanten

Av/\/\ /\/\V/\ /\VA/\ (\AV/\ AVM f\Av@ ....tiefpaRgefilterte
VYV VY TVVE VYT periodische Impulssignale

Bild 27: Herleitung einer aliasingfreien Rechteck- und Dreieckfunktion aus zwei tief-
palgefilterten periodischen Impulsfunktionen.

Diskrete Summenformel

Moorer [7] verwendet zur Berechnung von Summen von Sinusschwingungen in ge-
schlossener Form die diskrete Summenformel. Basierend auf der geometrischen Reihe

—JX .

ergibt sich mit der ldentitit 2cos(x) =e” +e

1 N-1
— > a“cos(k®n + @) =

N k=0
1 cos(g) —acos(On+¢) —a" cos(NOn+¢) +a"* cos((N —1)@n + ¢)
N 1-2acos(®n) +a*




3 ALGORITHMEN ZUR IMPLEMENTIERUNG ANALOGER KLANGSYNTHESEVERFAHREN 54

X .

und mittels 2 jsin(x) =e* —e"

N-1
> a*sin(kon + @) =
k=0

Z||—\

1 sin(p) —asin(@n +¢) —a" sin(NOn + ¢) +a"* sin((N —1)©On + ¢)
N 1-2acos(®n) +a’

Hieraus lassen sich mittels trigonometrischen Beziehungen weitere vereinfachte
Formeln in geschlossener Form zur Erzeugung von tiefpalgefilterten Impulsfunktionen
herleiten. Im folgenden werden die entsprechenden Realisierungen und deren notwendi-
ger Rechenaufwand angegeben.

a.) tiefpalgefilterte Impulsfolge mit Gleichanteil:

1& 1 1+cos((N —1)®n) —cos(N®n) — cos(®n)
il k —

N kzz(‘j cos(kon) 2N 1-cos(®n)
Rechenaufwand:

e 3 trigonometrische Berechnungen

e 4 Multiplikationen

e 5 Additionen

e 1 Division

e 1 Shift-Operation

b.) tiefpaBgefilterte Impulsfolge ohne Gleichanteil ([8]):

1 1 (sin((2N +1)@n/2) j
N écos(k@)”) TN ( sin@n/2)

Um eine Division durch Null zu verhindern, muf3 der Divisor vor jeder Berechnung
untersucht werden. Meist genlgt es, das Ergebnis fir kleine Werte des Divisors gleich 1
zu setzen. Eine genauere Berlicksichtigung kann tber folgende Naherungsformel erfol-

gen ([9D):

sin(kx) 5 k cos(kx)
sin(x) ~ cos(x)

fir x<<1

Rechenaufwand:

2 trigonometrische Berechnungen
3 Multiplikationen

2 Additionen

1 Division

2 Shift-Operationen
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c.) tiefpalgefilterte bipolare Impulsfolge mit einem Tastverhéltnis von 50 Prozent:

cos((N —2)®©n) —cos(N®Gn)
N (1- cos(26n))

%(Nicos(k(an) - Ni(—l)k cos(k@n)j =

N ...ungerade

Mit a=—1 erhalt man eine Phasenverschiebung um 180 Grad fir jede ungeradzahli-
ge Harmonische, wodurch ein um die halbe Periodendauer zeitversetzter Impulszug rea-
lisiert wird. Dieser fuhrt durch Subtraktion von ersterem zu einer bipolaren Impulsfolge
mit einem Tastverh&ltnis von 50 Prozent. Fir ein geradzahliges N erhdlt man wiede-
rum eine unipolare Impulsfolge mit der doppelten Frequenz.

Rechenaufwand:

3 trigonometrische Berechnungen
4 Multiplikationen

3 Additionen

1 Division

1 Shift-Operation

d.) tiefpalgefilterte bipolare Impulsfolge mit beliebigem Tastverhaltnis:

Z||—\

e ™ sin((N —1)®n) —sin(®n) — e! ™% sin(N®n)
N (cos(®n) + cos(«x))

N-1
> e*sin(ken) = 2. Im{
k=0

Mittels komplexer Arithmetik IaRt sich Gber den Wert a auch das Tastverhaltnis der
bipolaren Impulsfunktion beeinflussen. Der Zusammenhang zwischen dem Tastverhalt-
nis t, in Prozent und « gibt folgende Beziehung wieder:

__ T,
=" 100"
Rechenaufwand:

e 5 trigonometrische Berechnungen

8 Multiplikationen (davon 2 komplex)
4 Additionen (davon 1 komplex)

1 Division

1 Shift-Operation
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Zum Vergleich bendtigt die Realisierung einer bipolaren Impulsfolge mit Tastver-
haltnissteuerung die Berechnung von zwei unipolaren Impulsfolgen, welche um n, - Ab-

tastwerte zeitverschoben sind und voneinander subtrahiert werden, folgenden Rechen-
aufwand:

13 1
—Zcos(k@n) - —Zcos(k@(n -n))=
N = N = !

1 [sin((ZN +1)@n/2) sin(@N +)O(n-n,)/2)

" 2N sin(@n /2) sin@(n—n, )/2)
e 4 trigonometrische Berechnungen
e 5 Multiplikationen
e 3 Additionen
e 2 Divisionen
[ ]

4 Shift-Operationen

Gefensterte Sinc-Funktion

Neben den geschlossenen Formen lassen sich tiefpalgefilterte Impulsfolgen auch
mittels Interpolationstechniken generieren ([6],[11]). Die Grundlage hierzu bildet der
FIR-Filterentwurf nach der Fenstermethode.

Die Basisoperation lautet:

Abtastung[ x(t) *TP (t) ]
wobei TP (t) eine gefensterte Sinc-Funktion ist und "*" die Faltung symbolisiert.

Die Eingangsfunktion x(t) bildet die ideale Impulsfolge mit der gewtinschten Perio-
dendauer T,:

X() = Yo(t—nT,)

Dieses Signal wird nun auf die Abtastperiode T, Ubergefuhrt und dabei durch Fal-

tung mit der Impulsantwort eines TiefpaRfilters interpoliert. Die Grenzfrequenz des
Tiefpalfilters liegt - um Aliasing zu unterbinden - bei f, < f; /2. Die Impulsantwort

des zeitkontinuierlichen Filters wird mit einer Periode T, < T, abgetastet und auf L

Werte gefenstert, wobei durch die Symmetrie der Impulsantwort (Sinc-Funktion) nur
L /2 Werte gespeichert werden missen. Die Faltung erfolgt nun derart, daR die gefens-
terte Sinc-Funktion auf das zu berechnende Ausgangssample gesetzt wird, und die sich
in diesem Bereich befindlichen Impulse der Eingangsfunktion mit den entsprechenden
Werten der Sinc-Funktion gewichtet aufsummiert werden. Um die Rechengenauigkeit
weiter zu erhohen, koénnen die Impulse innerhalb der Sinc-Funktionswerte ebenfalls
noch interpoliert werden. Bild 28 veranschaulicht dieses Prinzip.

|
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abgetatstete e

Impulsantwort _\4\ Werte kénnen

Impulsfunktion

x(1)

werden

-~

zu berechnender
Abtastwert

Bild 28: Prinzip der Abtastratenwandlung zur Erzeugung tiefpalgefilterter Impulsfol-

gen.

interpoliert

Zur Berechnung selbst wird eine ideale periodische Impulsfolge mit der Periode T, in

ein Speicherfeld der Lange L geschrieben und schlieBlich fiir jedes zu berechnende
Ausgangssample mit der Impulsantwort des Filters gefaltet. Danach wird der Inhalt des
Speicherfeldes um die Lange eines Samples T, weitergeschoben und eventuell neue

Impulse mit der aktuellen Frequenz hinzugefligt. Dabei wird in einem Register die Lage
des zuletzt ins Speicherfeld geschriebenen Impulses ebenfalls als Zeitwert (T ) gespei-

chert, um die Position des nachsten Impulses berechnen zu kénnen.

A

ja

Neuen Impuls ins Speicherfeld setzen
T,[n+1]=T,[n]-T,[n]

| !

nein

Speicherfeld mit
Impulsantwort falten

—>| Ergebnis ausgeben |—>

Speicherfeldinhalt um
TS

weiterschieben

Bild 29: Algorithmus zur Erzeugung einer tiefpal3gefilterten Impulsfolge nach der Me-

thode mittels gefensterter Sinc-Funktion.
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Bild 29 illustriert den Algorithmus. Das Ergebnis gibt Bild 30 wieder. Beim ersten
Spektrum wurden 8 Nulldurchgénge der Sinc-Funktion bei der Fensterung berucksich-
tigt. Das zweite Spektrum berlicksichtigt 32 Nulldurchgénge der Sinc-Funktion. Zusétz-
lich wurde die Grenzfrequenz des Filters herabgesetzt.

Amplitude (dB)
0 p—

e

-120
0 . 2

Amplitude (dB)
0

-120 7

Bild 30: Spektrum einer durch die Fenstermethode tiefpalgefilterten Impulsfunktion.
Die Sinc-Funktion wurde tber 8 (oben) bzw. 32 (unten) Nulldurchgénge gefenstert. Die
durchgezogene Linie zeigt die Einhillende. Bild nach [6].

3.1.2.1.5 Erweiterungen zur Generierung von Rechteck-, Dreieck- und Sage-
zahnfolgen

Wie bereits erwahnt wurde, 188t sich aus der bipolaren tiefpagefilterten Impulsfolge
mittels Integration eine Rechteckfolge und durch eine weitere Integration eine Dreieck-
folge erzeugen, ohne dal} Aliasing auftritt. Dabei sind jedoch zuséatzliche Algorithmen
notwendig, um eine von Frequenz, Phase und Tastverhaltnis unabhangige Amplitude zu
gewahrleisten. Um einen Uberlauf zu verhindern, dirfen die Integratoren keine Gleich-
anteile erhalten. In der Praxis werden jedoch die Pole der Integratoren leicht innerhalb
des Einheitskreises gesetzt, um Gleichanteile durch Rundungsfehler zu eliminieren.

Ausgehend von einer tiefpalgefilterten Impulsfolge pulse[n] sollen nun die erweiter-

ten Kurvenformen hergeleitet werden.
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Bipolare Impulsfolge

Die Erzeugung einer bipolaren Impulsfolge bppulse[n] 1aRt sich mittels
bppulse[n] = CO( pulse[n] — pulse[n —n, ])

realisieren, wobei sich mit n, (ber die Beziehung

n —int(h b j
U 10

eine Steuerung des Tastverhaltnisses vornehmen laRt. Aufgrund der Uberlagerung
der beiden Impulse kommt es zu einer Amplitudenverzerrung in Abhédngigkeit vom
Tastverhéltnis, was in Bild 31 gezeigt wird. Die Periode der Oszillation hangt von der
Grundfrequenz ab. Dieses Phdnomen tritt vorallem bei bipolaren Impulsfolgen, die mit-
tels diskreter Summenformel generiert wurden auf. Bei der Methode mit der gefenster-
ten Sinc-Funktion beschrénkt sich dieser Effekt auf hohe Grundfrequenzen, da es erst
dort zur Uberlagerung der benachbarten Impulse kommt.

Amplitude
1.4 '

1.2

1t

0.8

0.6[

0.4(

0.2

0 20 40 60 80 100 ,

Bild 31: Amplitudenmaximum der bipolaren Impulsfolge in Abhéngigkeit vom Tastver-
héltnis bei einer Beriicksichtigung von 9 Harmonischen.

Eine genaue Korrektur kann durch Multiplikation mit dem Faktor

vorgenommen werden. Da der Effekt jedoch erst bei hohen Grundfrequenzen und ex-
tremen Tastverhaltnissen um t, = 0 bzw. t, =100 in Erscheinung tritt, kann auf eine

Korrektur auch verzichtet werden. (Ausnahme: siehe Sdgezahnfolge)
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Rechteckfolge

Eine Rechteckfolge rect[n] 4Rt sich uber die Beziehung

1
Cyn]

rect[n] = > pulse[k —k,]— pulse[k —k, —k,]-C,[n]
k=0

generieren. k, ist die Anzahl von Abtastwerten, um welche die Impulsfolge zeitver-
setzt beginnt. Fir k, =0 wird angenommen, daB die Impulsfunktion mit dem positiven

Maximum startet. Da die beiden Impulsfolgen in Summe 0 ergeben, kann der Integrator
nicht Gbersteuert werden. Die Amplitude dndert sich in Abhéngigkeit von der Frequenz
und mul mittels C, normiert werden. Je nach GréRe von k, ergibt sich ein Gleichanteil

am Ausgang, welcher mittels C, kompensiert werden kann. Fir die Koeffizienten gilt:

f
int(—sj
21,

C,= Y pulse[n]
n=0

ko
C, = pulse[n]
n=0

Dreieck- und Sagezahnfolge

Die Dreieckfolge tri[n] I4Rt sich durch eine Integration der Rechteckfolge regenerie-
ren:

1
C;In]

tri[n] = Zn:rect[k] —-C,[n]

Um die Extrema der Folge wieder auf 1 zu normieren, muf} eine frequenz- und tast-
verhéltnisabhangige Korrektur vorgenommen werden.

f
C, = (t, /100)(1—t, /100) f—s

1

f

o

int

N

fi ko

C, = Y rect[n]+ > _rect[n]

n n=0

Auch die Sagezahnfolge kann durch eine Dreieckfolge realisiert werden, wobei das
Tastverhaltnis nahezu 100 betragt.
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Um die oben erwédhnten Amplitudenverzerrungen zu reduzieren, ist eine naherungs-
weise Korrektur der bipolaren Impulsfolge mit dem Faktor

notwendig, wobei ein Tastverhaltnis von t =99 angenommen wurde.

Bild 32 veranschaulicht die Erzeugung der erwéhnten Kurvenformen, wobei als Ein-
gangssignal zwei tiefpalgefilterte Impulsfolgen verwendet wurden.

{

Generator fur Generator fur
tiefpalRgefilterte| |tiefpaRgefilterte
Impulsfolge Impulsfolge

—O

(C)

IS S A A Nl
—

Integrator

va

14

C, .

0
Integrator

1 @

C

s [
—

Bild 32: Algorithmus zur Erzeugung einer Rechteck- und Dreieckfolge aus einer tief-
palgefilterten Impulsfolge.

3.1.2.1.6 Approximation im Zeitbereich

Eine Methode zur Annaherung einer tiefpaligefilterten Rechteckfolge besteht darin,
lediglich den Bereich um die Unstetigkeitsstelle an eine tiefpalgefilterte Rechteckfolge
anzugleichen. Dabei wird jener Bereich durch Addition mit einem Differenzsignal, wel-
ches aus der Subtraktion der tiefpal3gefilterten von der idealen Rechteckfolge gewonnen
wurde, geglattet. Bild 33 erldutert das Prinzip.
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ideale Rechteckfolge

1F
0 -
-1 1 1 1
0 200 400 800 1000 n
gefenstertes Differenzsignal
l -
0
_1 i 1 1 1
0 200 400 800 1000 n
resultierendes Signal
1_
(0]8
_1 1 1 1
0 200 400 800 1000 n

Bild 33: Prinzip der Erzeugung eines tiefpalRgefilterten Rechtecksignals mittels Appro-

ximation im Zeitbereich.

Um einen stetigen Ubergang zu gewdahrleisten, wird das Differenzsignal mit einem
Hanningfenster multipliziert. Bei hohen Frequenzen kann man dadurch zusétzlich die
Uberlappung der Differenzsignale verhindern, indem die Lange des Hanningfensters mit

der Periodendauer gekoppelt wird.

Der Algorithmus laRt sich auf weitere Kurvenformen wie Dreieck- und Ségezahnfol-
gen erweitern. Schliefflich 1aBt sich auch die Frequenzcharakteristik des resultierenden
Signals durch die Wahl des Fensters beeinflussen. Bild 34 zeigt den Algorithmus. Die
resultierende Folge wird einfach durch Addition zweier Wavetables, wovon die zweite
zeitversetzt startet, berechnet. Zusétzlich konnen wiederum die in Kapitel 3.1.1.2 besp-
rochenen Interpolationstechniken verwendet werden. Der Rechenaufwand betrégt fir
eine Periode des Ausgangssignals bei einer Interpolationstabellenlange von L:

e L Additionen
e (T,—L)/2-Warteschleife

e 1 Division

e Generation einer k -Punkte-Wavetable fur idealen Funktionsgenerator

(siehe Kap. 3.1.1.2)
e K+ L+2 Speicherplatze
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=

Funktionsgenerator ! :
(ideal) Interpolations-
Tabelle
PANRY]

Bild 34: Algorithmus zur Berechnung eines tiefpalRgefilterten Signals mittels Approxi-
mation im Zeitbereich.

3.1.2.2 Additive Synthese im Frequenzbereich
Inverse Fourier-Transformation

Da die spektralen Komponenten der gewiinschten Wellenformen bekannt sind, lassen
sich diese auch im Frequenzbereich erzeugen.

Ausgehend von der Short-Time Fourier-Analyse wird das Signal im Zeitbereich in
einzelne Frames unterteilt und dessen Spektrum berechnet. Durch die Fensterung wird
das Signal im Frequenzbereich mit der Fourier-Transformierten der Fensterfunktion
gefaltet.

N FFT N _
win]> a, cos(@,n+y,) =>W(®)*> a.e"s50O-0,)
= 1

wobei w{n]....Fensterfunktion im Zeitbereich
W(®) ..Fensterfunktion im Frequenzbereich

Aus dieser Uberlegung laRt sich auch umgekehrt im Frequenzbereich ein beliebiges
Spektrum durch Faltung mit der Fensterfunktion erzeugen und anschlieRend mittels in-
verser Fourier-Transformation in ein Zeitsignal umwandeln (siehe [12]).

Uberlappende Synthese

Bei der Short-Time Fourier-Transformation wird angenommen, daf sich die Signal-
eigenschaften wahrend der Dauer eines Frames nicht andern, was sich jedoch als unzu-
reichend erweist und Verzerrungen zur Folge hat. Um Verzerrungen aufgrund der Amp-
litudenunterschiede zu vermindern, werden die Fenster im Zeitbereich Uberlappend an-
geordnet und ineinander Ubergeblendet [11]. Das Fenster soll somit zwei wesentliche
Eigenschaften erfillen; einerseits soll es im Frequenzbereich eine ausgepragte Haupt-
keule aufweisen und andererseits im Zeitbereich im sich tberlappenden Intervall die
Summe 1 ergeben.
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In der Praxis werden jedoch zwei Fenster verwendet:

Zuerst wird ein Fenster w{n] < W(®) mit der ersten Eigenschaft fur die Faltung im
Frequenzbereich verwendet. Im Zeitbereich werden die Frames mittels Dreieckfenstern
A[n] - welche letztere Eigenschaft erflllen - Gberlappend angeordnet, wodurch sich in
der Summe immer der Wert 1 ergibt, sofern die Uberlappung L/2 Abtastwerte bei ei-
ner Fensterlange von L Abtastwerten betrdgt. Um die Verzerrungen von win] zu besei-

tigen, muf3 das Signalframe nach der inversen Fourier-Transformation mit dem Fenster

_Aln]
— wn]

w'[n]

gewichtet werden.

Phasenkorrektur

_ Durch die unterschiedlichen Frequenzen zweier benachbarter Frames kann es bei der
Uberblendung zu Amplitudenverzerrungen aufgrund von Phasenausldschungen kom-
men.

Durch Gleichsetzen der Phase der Schwingungen benachbarter Frames in der Mitte
der Uberlappung kann dieser Fehler minimiert werden (siehe [13]). Mathematisch for-
muliert lautet die Bedingung

COS{ O, ——+ W, | =C08 O iy + Wy jn
i 4 i ) 4 i
wobei i den Frameindex symbolisiert. Die resultierende Phase betragt dann:

Wi = Vi +%(3®k,i _®k,i+l)

Chirp-Synthese

Eine weitere Mdglichkeit, die Verzerrungen aufgrund der unterschiedlichen Frequen-
zen zu vermindern, besteht darin, die Frequenz innerhalb eines Frames nicht als kons-
tanten Wert, sondern als eine lineare Funktion anzusehen (Chirp). Ein Frame enthalt
also flr jeden Teilton einen Chirp, welcher eine beztglich der Frequenz linear steigende
oder fallende Sinusschwingung reprasentiert, bzw.:

N N
yi[n]= ZCOS((G)lk,i + ak,in)n + ‘//k,i) = ZCOS(le,in + ak,inz + ‘//k,i)
k=1

k=1

0, entspricht der Frequenz am Anfang des Frames und a der jeweiligen Fre-

quenzanderung pro Abtastwert. « &Rt sich aus den Anfangsfrequenzen der beiden be-
nachbarten Frames herleiten:

_ ®1k,i+2 - ®lk,i
Qi = L
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Schliellich ergibt sich fur die zu berticksichtigende Phase folgende Beziehung:

2
Yiin = Vi +%(3®lk,i _®lk,i+1)+(%j (9ak,i _ak,i+1)

Durch die Annahme der sich linear &ndernden Frequenzen der Teiltdne ergibt sich
auch fur das im Frequenzbereich zur Faltung verwendete Fenster W(®) eine Abhéangig-

keit von « . In der Praxis wird W(®, «) flr einen Satz von { «, } Werten berechnet und

gespeichert. Das resultierende Fenster selbst wird durch lineare Interpolation der Werte
von W(®,«,) und W(®,«,,,) berechnet.

Zur Regenerierung periodischer Signale vereinfacht sich der Algorithmus derart, dal3
sich die Werte von « fiir die einzelnen Harmonischen nur durch einen ganzzahligen
Faktor unterscheiden. Daruberhinaus kdnnen die Formeln zur Berechnung der Fourier-
koeffizienten fir die verschiedenen Kurvenformen in geschlossener Form gespeichert
werden. Bild 35 zeigt das FluRdiagramm eines Algorithmus zur Berechnung eines pe-
riodischen Ausgangssignals.

Grundfrequenz
f,li]
6,[1]-6,[i-2]
a= L

Tastverhaltnis

|
e
— M2,
t,[i]
l

Berechnung der Fourierkoeffizienten n— o o
c[f,k]= f(fk,t,, Kurvenform)

T

Berechnun? der Fensterfunktion

W(®,ak) = W (O, &, K) + X,W (O, , ,k)

p+1

Berechnung des Spektrums
W'(®) = c[ f,k]*W (O, ak)

ypLvi — v g "II_I_ 1 \VV \\”J}}

Bild 35: Algorithmus zur Erzeugung eines periodischen Signals mittels inverser Fourier-
Transformation.
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3.1.2.3 Subtraktive Synthese im Frequenzbereich
Algorithmus

[14] préasentiert eine Methode, eine Sdgezahnschwingung aus einer Sinusschwingung
Zu approximieren.
Das gewiinschte Spektrum der Sdgezahnschwingung hat folgende Fourier-Reihe:

yor (X) = l(sin(x) .\ sin(2x) . sin(3x) +j

T 1 2 3

Ausgehend von der Betragsfunktion einer Sinusschwingung, deren Fourier-Reihe ge-
geben ist durch

4 (cos(x) cos(2x) cos(3x)
—( 3 + 3.5 + = +)

. X 2
sin(%)|=—-
(2) T T
werden nun deren spektrale Komponenten durch ein dynamisches HochpaRfilter ers-
ter Ordnung verandert. Die Grenzfrequenz f; des Filters wird f, =16f, gewahlt. Da-

durch werden die ersten sechzehn Harmonischen der Betragsfunktion um 6 Dezibel pro
Oktave angehoben, da sie in der steigenden Flanke des Filters liegen. Als Ergebnis er-
hélt man folgende Fourier-Reihe:

HPF{

i i‘}_ f1 ( Lsin(x) 2sin(2x) 3sin(3x) j~
7 TAf 1212 (2+1/2)(2-112) (3+1/2)3-112) )"

i : .
_h (sm(x) . sin(2x) N sin(3x) +)
zf \ 1 2 3

Das Hochpaffilter muR also dynamisch mit der Grundfrequenz mitgesteuert werden.
Die Da&mpfung des Filters wird durch eine Verstarkung um den Faktor 16 ausgeglichen.
Um fir die digitale Implementierung die Aliasing-Komponenten weiter zu unterdri-
cken, wird zuséatzlich noch ein Tiefpalifilter mit konstanter Grenzfrequenz eingefigt.
Bild 36 illustriert den Algorithmus.

Betragshildung

Sinusgenerator . : :
fy sin(@,n/2) —{ Verstarkung]» |Sin(®1n /2)| —'|Tlefpaf$fllter

v

fy =360} o]
'

Ysz[N]

y

Bild 36: Algorithmus zur Approximation einer Sdgezahnfolge mittels subtraktiver Syn-
these.
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Hochpalifilter

Das HochpafRfilter erster Ordnung wird durch folgende Differenzengleichung be-
schrieben:

y[n] = a(x[n] = x[n —1]) +by[n —1]
Die Filterkoeffizienten berechnen sich zu:

1+b _ cos(®y)
2 ~ 1+sin(®,)

Die Filterung erfordert also folgenden Rechenaufwand:

2 trigonometrische Berechnungen
2 Multiplikationen

4 Additionen

1 Shift-Operation

1 Division

Um den Rechenaufwand fiir das dynamische Filter zu verringern, wird in [14] eine
Approximation der Filterkoeffizienten mittels Taylor-Reihe vorgenommen. Die Ent-
wicklung erfolgt fur die zwei Grundfrequenzbereiche 0<®  <z/2 und

ml2<®, <z mit den entsprechenden Entwicklungspunkten © 6 =x/4 und
Q,=37/4.

Es werden vier Glieder bertcksichtigt, wodurch sich die Filterkoeffizienten wie folgt
berechnen lassen:

1+Db
a=—— b=c,+¢,0, +¢,0: +c,0°

Der Rechenaufwand verringert sich auf:

e 8 Multiplikationen
e 5 Additionen

e 1 Shift-Operation
e 1 if-Anweisung



3 ALGORITHMEN ZUR IMPLEMENTIERUNG ANALOGER KLANGSYNTHESEVERFAHREN 68

Erweiterungen fur Rechteck- und Dreieckfolgen

Sinusgenerator| | Betragsbildung

"’ fo =172 sin(®,n) | |sin(®2n)| 7

Tiefpalfilter

R fg =16 f1 » HochpaRfilter|—» Sigezahn

i 4 Betragsbildun
S'gfﬁ%@fmtor | Ver%tfrkung g g

) |Sin(®1n)| @—» TiefpaBfilter|—s» Dreieck
v
Hochpalfilter|— Rechteck

Bild 37: Algorithmus zur Approximation einer S&gezahn-, Dreieck- und Rechteckfolge
mittels subtraktiver Synthese.

Bild 37 zeigt eine Erweiterung des Verfahrens zur zusétzlichen Erzeugung von
Dreieck- und Rechteckfolge. Durch die Hinzunahme eines zweiten S&gezahngenerators
mit der doppelten Grundfrequenz I&Rt sich durch Addition beider Folgen eine Beeinflu-
Rung auf die geradzahligen Harmonischen vornehmen. Uber den Verstarkungsfaktor des
zweiten Generators kann die Starke dieser Komponenten variiert werden, wobei sich bei
einer Ausloschung (Verstarkungsfaktor v, ~—-02) der geradzahligen Harmonischen
eine Rechteckfolge realisieren 1aRt. Zusatzlich ergibt sich durch Auskoppeln des Signals
vor dem Hochpal eine Anndherung an eine Dreieckfolge.

Durch geringes Hinzufiigen von geradzahligen Harmonischen I463t sich auch eine
Pulsweitenmodulation simulieren (siehe [14]).

Da die Betragswerte der Sinusfolge einfach durch Ignorieren des VVorzeichens erhal-
ten werden, wird hierfur kein Rechenaufwand angenommen. Fir die HochpaRberech-
nung wird die Taylor-Reihenentwicklung verwendet. Der gesamte Algorithmus bendtigt
somit:

2 Sinusberechnungen

2 Tiefpaliberechnungen
18 Multiplikationen

11 Additionen

7 Shift-Operationen

1 if-Anweisung
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3.2 Rauschgenerator

Rauschgeneratoren liefern Zufallssignale, deren Charakteristik mit statistischen Mit-
telwerten beschrieben wird. Die fur Audiosignale bedeutsamste Eigenschaft ist hierbei
neben der Leistung das Spektrum.

Die Generierung solcher Signale gliedert sich in zwei Abschnitte:

e Generierung einer zufalligen Zahlenfolge (weifes Rauschen)

e Beeinflussung des Leistungsdichtespektrums (farbiges Rauschen)

3.2.1 WeilRes Rauschen

Eine Zahlenfolge wird als zufallig bezeichnet, wenn deren Werte unabhangig vonei-
nander auftreten, d. h., von den bisher bekannten Werten der Folge kann nicht auf den
néchsten Wert geschlossen werden.

Die Wahrscheinlichkeit, mit der ein bestimmter Wert auftritt, soll fir alle Werte
gleich sein; es wird also eine Amplitudengleichverteilung vorausgesetzt.

Aufgrund der digitalen Implementierung ergibt sich fiir die zu berechnende Zahlen-
folge ein endlicher Wertebereich, welcher zwischen zwei Extremwerten liegt.

Das Leistungsdichtespektrum solcher Zahlenfolgen zeichnet sich durch eine fre-
guenzunabhangige Charakteristik aus, welche als weilles Rauschen bezeichnet wird.

3.2.1.1 Abtasten eines Zufallssignals

Zufallsfolgen kénnen durch Abtasten eines externen Zufallssignals, welches Uber ei-
nen physikalischen Zufallsprozel (z. B. thermisches Rauschen) generiert wird, gewon-
nen werden. Nachteilig ist hierbei jedoch der zusétzliche Hardware-Aufwand.

3.2.1.2 Pseudo-Zufallszahlen-Generator

Eine weitere Mdglichkeit bietet die Erzeugung von sogenannten Pseudo-
Zufallszahlen, welche die Zahlenfolge direkt in der digitalen Ebene generieren. Da diese
Generatoren auf einem deterministischen Algorithmus basieren, und die Zahlenfolge
somit vorhersehbar ist, spricht man von Pseudo-Zufallszahlen-Generatoren.

Lineare Kongruenzmethode

Ein Verfahren dieser Art ermdglicht die lineare Kongruenzmethode. Dabei wird die
Zahlenfolge x[n] nach folgender Vorschrift berechnet:

X[n + 1] = (ax[n] + b)modulo(c)

mit n>0...Index
a > 0...Multiplikator
b >0...Inkrement
¢ > x[0]...Modulus

weiters mul} gelten: (c>a) A (c>Db)
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Diese Berechnung liefert eine periodische Zahlenfolge, deren Periodendauer und
Wertebereich von der speziellen Wahl der Konstanten abhéngt. Insbesondere wird die
maximale Lange der Sequenz und die Anzahl der maximal méglichen Werte durch ¢
vorgegeben. Der Wert x[0] représentiert dabei den Startwert der Sequenz.

Durch ein groRes ¢ (z. B.: ¢ =2%) und eine geeignete Wahl der iibrigen Konstanten
14kt sich somit eine periodische Zahlenfolge generieren, deren Grundfrequenz so klein
ist, daB deren spektralen Komponenten so dicht gestaffelt sind, dall man nédherungsweise
von einem kontinuierlichen Spektrum sprechen kann, wie es flr weilRes Rauschen defi-
niert ist. Der Rechenaufwand zur Generierung von weifem Rauschen betragt also:

e 1 Division
e 1 Multiplikation
e 1 Addition
e 4 Speicherplatze

3.2.2 Farbiges Rauschen
3.2.2.1 Brownsches Rauschen

Das Leistungsdichtespektrum von Brownschem Rauschen hat eine 1/ f?-

Charakteristik. Der Wert nimmt also um 6 Dezibel pro Oktave ab, wodurch sich dieses
Rauschen einfach durch einen Integrator erzeugen lait. In der Praxis wird ein Tiefpal}
1. Ordnung mit einer Grenzfrequenz im Infraschallbereich ( f, <16Hz) verwendet.

Mit der TiefpalRberechnung
y[n] = ax[n]-by[n-1]
wobei sich die Koeffizienten wie folgt berechnen lassen:

a=1+b
b= \/(2—cos(®g))2 —1-2+cos(®,)

Man bendtigt fir das Brownsche Rauschen also folgenden Rechenaufwand:

1 Division

3 Multiplikationen
2 Additionen

5 Speicherplatze
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3.2.2.2 Rosa Rauschen

Das Leistungsdichtespektrum des rosa Rauschens zeichnet sich durch eine 1/ f -
Charakteristik aus. Die Leistungsdichte nimmt also um 3 Dezibel pro Oktave ab.

3.2.2.2.1 Approximation von rosa Rauschen
Gardner-Methode

Ein anndhernde 1/ f -Charakteristik 148t sich durch Summation von mehreren

Rauschgeneratoren, welche mit unterschiedlichen Taktraten getriggert werden erreichen.
Bild 38 illustriert das Prinzip.

Rauschgenerator 1 |

fg /2 —>| Rauschgenerator 2|

fs /4 || Rauschgenerator 3|

Bild 38: Approximation von rosa Rauschen.

Durch die unterschiedlichen Taktraten bleibt der EinfluR der langsamer erzeugten
Zufallswerte auf das Gesamtergebnis fiir langere Zeit erhalten, wodurch sich die fiir die
1/ f -Charakteristik typische zeitliche Abhangigkeit von vorhergehenden Werten ergibt
([15]).

Die Realisierung der N Generatoren kann mittels einem Generator mit der linearen
Kongruenzmethode erfolgen, wobei voneinander unabhangige Sequenzen durch ver-
schiedene Startwerte erreicht werden. Der durchschnittliche Rechenaufwand pro Sample
betragt bei N Generatoren:

k Divisionen

k Multiplikationen
k+N-1 Additionen
3+N Speicherplatze

N+1 _1

wobei: k =
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IIR-Filter

Eine weitere Mdglichkeit zur Approximation von rosa Rauschen besteht in der Ver-
wendung eines IIR-Filters.

Hierbei werden die Pol- und Nullstellen auf der reellen Achse abwechselnd positio-
niert. Man beginnt in der N&he des Punktes z =1 mit einer Polstelle. Dabei ergibt sich
im Bereich der Polstelle eine flache Frequenzcharakteristik, welche durch die dahinter
positionierte Nullstelle eine leichte negative Steigung erféhrt. Diese Nullstelle verur-
sacht jedoch im hoheren Fequenzbereich eine zu groRe Steigung, welche wiederum
durch eine Polstelle kompensiert wird, usw...

Durch eine geeignete Wahl der Pol- und Nullstellenpositionen lait sich auf diese
Weise die gewiinschte Frequenzcharakteristik approximieren.

3.2.2.2.2 Rosa Rauschen mittels Modifikation im Frequenzbereich

Eine weitere Methode ergibt sich durch Bearbeiten des Signals im Frequenzbereich.
Dabei wird das Signal von der Zeitdarstellung in eine spektrale Leistungsdichte umge-
rechnet und dort mit der gewinschten Spektralverteilungsfunktion multipliziert.
Schliel3lich wird das Signal wieder in den Zeitbereich Ubergefihrt (siehe [15]).

Wéhrend der Rechenaufwand relativ hoch ist, bietet diese Methode den Vorteil, Rau-
schen mit beliebiger spektraler Dichteverteilung zu generieren. Mit der VVorschrift

yIn] = win] - IFFT{Zielspektrum- (cos(x[n]) + j sin(x[n]))|

wobei x[n] weilies Rauschen und w[n] das fur die Gberlappende Synthese verwende-

te Fenster im Zeitbereich ist, ergibt sich bei einer Frameldnge von L Abtastwerten ein
Rechenaufwand von:

Erzeugung von weillem Rauschen (siehe 3.3.1)
2L trigonometrische Berechnungen

2L Multiplikationen

2L Additionen

IFFT-Algorithmus
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3.3 Linear-Exponential-Konverter

Der Zusammenhang der vom Menschen empfundenen Lautheit eines Klanges mit der
Signalamplitude ist nichtlinear. Als N&herung liefert der Lautstarkepegel L in Dezibel
eine GroRe, welche mit der Signalamplitude x, und der BezugsgroRe x, Uber den deka-

dischen Logarithmus verbunden ist:

Xy

L =20log,, (X—j [dB]

Ein &hnlicher Zusammenhang besteht in der Empfindung der Tonh6he. Hier ist die
relative Tonhohe in Cent mit der Frequenz f, und der Bezugsgrolie f, tber den dualen

Logarithmus verbunden.

1200 f
log,, (—l) [Cent]

f
Rel. Tonhohe =1200 Iogz[ j :
0

1
L= 0
f, log,,(2)

Die Transferfunktionen flr Lautstdrke und wahrnehmbare Tonhohe unterscheiden
sich also nur durch einen konstanten Faktor.

Linear-Exponential-Konverter dienen dazu, Steuersignale in ein exponentielles Mal}
uberzufiihren und damit die Signalamplitude bzw. die Frequenz entsprechend zu veréan-
dern. Das ursprungliche Steuersignal repréasentiert durch diese Umwandlung die Laut-
stérke bzw. die relative Tonhohe.

Die Konvertierung kann Uber die Table-Lookup-Methode realisiert werden. Dabei
werden die Funktionswerte der Transferfunktion mit einer Wortbreite, die der Signalauf-
I6sung entspricht, in eine Tabelle geschrieben. Die GroRRe der Tabelle wird durch die
gewinschte Auflésung der Pegelwerte bestimmt. Die Tabelle kann mit den in Kapitel
3.1.1.2 erwahnten Verfahren interpoliert werden. Bei einer Wortbreite der Funktions-
werte von 16 Bit wirde beispielsweise eine Tabellenldange von 256 Eintradgen zu einer
Pegelauflésung von 96dB /256 = 0.375dB fiihren. Bild 39 illustriert die Konvertierung
einer Sinusschwingung an der Transferkennlinie, welche sich durch die Umkehrung der
Logarithmusfunktion zu einer Exponentialfunktion ergibt.
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Ausgang (Signalamplitude, Frequenz)
A

» Eingang
(Lautstarke,
relative Tonhdhe)

Bild 39: Transferfunktion zur Berechnung des Exponentialwertes bei Ansteuerung mit
einem Sinussignal.
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3.4 Ringmodulator

3.4.1 Grundprinzip

Ringmodulatoren multiplizieren zwei Signale, wodurch im Ausgangssignal neue
Frequenzen entstehen, die sich durch die Faltung der beiden Eingangsspektren ergeben.
Sind beide Eingangssignale bandbegrenzt, so entspricht der hochste Frequenzanteil des
Ausgangssignals der Summe der beiden hdchsten Frequenzanteile der Eingangsspekt-
ren. Im allgemeinen haben beide Eingangssignale dieselbe Maximalfrequenz, ndmlich
die halbe Abtastfrequenz, wodurch sich flr das Ausgangssignal Frequenzen bis zur Ab-
tastfrequenz ergeben, was starkes Aliasing verursachen wirde.

Daher mussen die beiden Signale vor der Multiplikation einer Abtastratenerhéhung -
mindestens um den Faktor 2 - unterzogen werden, um Aliasing zu verhindern. Damit
das Signal wieder auf die urspriingliche Abtastrate heruntergesampelt werden kann, muf3
das Signal nach der Multiplikation mit einem TiefpaRfilter auf mindestens ein Viertel
der hoheren Abtastrate bandbegrenzt werden. Bild 40 zeigt das Prinzip und die Spektren
der Signale nach den verschiedenen Beabeitungsschritten.

Amplitude
X; [n] A

[

Abtastraten- >
erhéhung
2
Interpolation >
Abtastraten-|
erhdhung
R R EEs EERTETETETE e

v

Abtastraten-
reduktion

Bild 40: Prinzip eines digitalen Ringmodulators und Beeinflussung der Frequenzspekt-
ren.
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3.4.2 Ringmodulator mit Halbbandfilter

Im folgenden wird ein Algorithmus vorgestellt, welcher die Ringmodulation auf effi-
ziente Weise mittels Halbbandfiltern realisiert. Aufgrund der nichtidealen Filter ergeben
sich hierbei Aliasing-Komponenten, welche jedoch bei ausreichend hohen Abtastraten
vernachldssigt werden kdnnen. Das Prinzip ist dasselbe, wie es in Bild 40 dargestellt ist,
jedoch ergeben sich durch die Verwendung von Halbbandfiltern Vereinfachungen im
Algorithmus.

3.4.2.1 Halbbandfilter

Wird die Abtastrate eines Systems um den Faktor g erhéht, so muf die Folge zwi-

schen den urspriinglichen Abtaststellen interpoliert werden. Fir die Impulsantwort die-
ser Filter muB gelten:

h[m=nq]=0 firn=123..
hm=ng]=1 flrn=0

Dadurch wird gewahrleistet, dal3 das Signal an den urspriinglichen Abtaststellen sei-
nen Wert beibehélt. Solche Filter werden als Interpolatorfilter und - fiir den speziellen
Fall von q =2 - als Halbbandfilter bezeichnet. Obige Bedingung kann nur von FIR-

Filtern erfullt werden. Halbbandfilter sind linearphasige TiefpaRfilter, deren Ubertra-
gungsfunktion punktsymmetrisch zu ® = /2 ist. Dadurch wird die Impulsantwort fur
alle geraden Werte gleich Null mit Ausnahme fir m=0.

Bei einer Abtastratenerhéhung um den Faktor 2 wird zuerst die Eingangsfolge zwi-
schen den Werten mit Nullen erganzt, was in Bild 41 der Folge x[m] entspricht. Diese

Folge wird nun mit der Imulsantwort des Halbbandfilters gefaltet, wobei sich zwei Félle
unterscheiden lassen:

Wird die Faltung an der Stelle eines urspriinglichen Signalwertes berechnet, so erhalt
man als Ergebnis genau diesen Wert. Die effektive Impulsantwort mit der gefaltet wurde
entspricht also dem Einheitsimpuls (im Bild 41 als h,[n] bezeichnet).

Wird jedoch die Faltung an einer Stelle berechnet, bei der das Signal mit einer Null
erganzt wurde, so erhalt man als effektive Impulsantwort eine symmetrische Folge
(h,[n]). Die Berechnung kann also im Takt der niedrigeren Abtastrate erfolgen.
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h[m] h[m]
n ; L } . T
XLi] l AL l
L AL
h,[n] 1,[n]
I ? }} * 1

Bild 41: Impulsantwort eines Halbbandfilters h[m] und deren Verwendung in der Fal-
tung mit einer um den Faktor 2 abtastratenerhohten Eingangsfolge x[m] zu den Zeit-
punkten m=2n und m=2n+1, wobei n=12,3,...

Die Filterung 1aBt sich somit auch als die Summe des Originalsignals und der Fal-
tungssumme des Originalsignals mit der Impulsfolge h,[n] realisieren, wobei letztere
Signalwerte zwischen das Originalsignal eingefligt werden. Bild 42 zeigt die Struktur
dieses Algorithmus. Um Phasenfehler zu vermeiden, muf} das Originalsignal um N /2
Abtastwerte verzogert werden, wobei N der Filterordnung entspricht.

X[n]
I

2] [XnhyIn]

v
XL = znj| [Xpm = 2+ 4]

o

l

JL

Bild 42: Algorithmus zur Abtastratenerh6hung um den Faktor 2.
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3.4.2.2 Algorithmus des Ringmodulators

Unter Verwendung des oben erwahnten Prinzips zur Abtastratenerhéhung laRt sich
auch der Ringmodulator realisieren. Der Algorithmus ist in Bild 43 dargestelit.

Die Signalwerte der beiden Eingangsfolgen an den Stellen n=2m und n=2m+1
werden miteinander multipliziert und anschlieRend mit einem Halbbandfilter tiefpalge-
filtert. Dabei werden die beiden Eingangsfolgen in ihrer Abtastrate nicht verandert, da
bei der nachfolgenden Abtastratenreduktion nur jeder zweite Wert der Folge als Aus-
gangssignal dient. Das Halbbandfilter vor der Addition berechnet also nur jene Fal-
tungssumme der Folge fir die Werte m=2n+1, welche fiir die Werte an den Stellen
m=2n einen Beitrag liefern, die schlieflich dieser Folge zeitgleich hinzuaddiert wer-
den. Die Gesamtverzdgerung betrdgt N Abtastwerte, wobei N durch die Lange der
Impulsantwort des Halbbandfilters h,[n] bestimmt wird.

X,[n] % [n]

x[n]«h,[n]

1 L
C x[n]«h,[n]

\GE/

Bild 43: Algorithmus eines Ringmodulators mit Halbbandfilter.
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3.5 Spannungsgesteuerter Verstarker (VCA)

Spannungsgesteuerte Verstarker unterscheiden sich im allgemeinen nicht vom Ring-
modulator, da die Multiplikation mit dem Verstarkungsfaktor im Frequenzbereich wie-
der eine Faltung der Spektren ergibt.

VCAs werden aber im speziellen zur Amplitudenmodulation mittels Hallkurven und
langsam schwingenden Oszillatoren (LFOs) verwendet, um die Lautstarke des Signals
zu beeinflussen. Da solche Signale einen Gleichanteil besitzen, bleibt am Ausgang das
Eingangsspektrum erhalten, was einen weiteren Unterschied zum Ringmodulator dar-
stellt.

Unter der Voraussetzung, dafl die hochste Frequenz im Ausgangssignal kleiner als
die halbe Abtastfrequenz bleibt, 143t sich diese Funktion mit einer einfachen Multiplika-
tion realisieren, wobei aufgrund des nichtnegativen Steuersignales nur eine 2-
Quadranten-Multiplikation erforderlich ist.
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3.6 Spannungsgesteuertes Filter (VCF)

Im folgenden werden Algorithmen zur Implementierung von spannungsgesteuerten
Filtern gezeigt. Kapitel 3.6.0 gibt einen Uberblick tber digitale Filterstrukturen. Kapitel
3.6.1 behandelt die Elimination von Transienten im Ausgangssignal des Filters, welche
sich durch die zeitlich variierenden Filterkoeffizienten ergeben. Kapitel 3.6.2 bis 3.6.5
befassen sich mit den Filteralgorithmen selbst. Dabei wurde im wesentlichen das span-
nungsgesteuerte Tiefpalfilter behandelt, da es in musikalischen Anwendungen am héu-
figsten verwendet wird und durch Frequenztransformation in andere Filtercharakteristi-
ka Ubergefiihrt werden kann. Die ubrigen Filtercharakteristika (Kapitel 3.6.3-3.6.5) be-
handeln deshalb nur ausgewéhlte Algorithmen, die sich fiir eine zeitvariable Steuerung
der Kontrollparameter besonders gut eignen.

3.6.0 Allgemeines
3.6.0.1 FIR-Filter

FIR-Filter (FIR = finite impulse response, endliche Impulsantwort) werden durch
folgende Differenzengleichung beschrieben:

yln] = kZak x[n—k]

Die Differenzengleichung entspricht einer zeitdiskreten Faltung der Impulsantwort
h[n] des Filters mit x[n], wobei sich die Impulsantwort zu

) a, n=01.. M
[n] = 0 sonst

ergibt. Durch die ruckkopplungsfreie Struktur des Filters erhalt man flr die System-
funktion (mit Ausnahme von z = 0) lediglich Nullstellen:

H(z) = Z; h[n]z ™" (4)

Dadurch wird auch der Vorteil von FIR-Filtern deutlich: Sie sind in jedem Fall stabil.
Der Nachteil liegt in der hohen Ordnung der Filter, die notwendig ist, um die selben
Anforderungen zu erfillen, wie sie durch IIR-Filter (siehe Kapitel 3.6.0.2) erzielt wer-
den kdnnen, wodurch schlieRlich auch der Rechenaufwand groRer ist.
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3.6.0.1.1 Rundungsfehler

Durch die Koeffizientenquantisierung eines FIR-Systems veréandert sich dessen Uber-
tragungsfunktion zu

H'(z) = H(z) + AH(2)

Dabei ist H’(z) die resultierende Systemfunktion und AH(z) die durch den Quanti-
sierungsfehler verursachte Systemfunktion. Diese steht aufgrund

AH(2) = iAh[n]z‘n

in einem linearen Zusammenhang mit den Quantisierungsfehlern der Koeffizienten
Ah[n].

3.6.0.1.2 Filtertopologien

Direkte Form

Die direkte Form eines FIR-Filters entspricht der Realisierung von Gleichung (4).

Reihenschaltungsform

Die Reihenschaltungsform erhélt man durch eine Faktorisierung der polynomialen
Systemfunktion:

Ms
H(z) = [[(ay +a, 2" +a,2z?) wobei: Mg = (M +1)modulo(2)
k=1

Linearphasige FIR-Systeme
Bei linearphasigen Systemen lait sich die Differenzengleichung aufgrund der Ach-

sen- bzw. Punktsymmetrie der Impulsantwort vereinfachen. Die Anzahl der Multiplika-

tionen reduziert sich dadurch bei einer Lange der Impulsantwort von M +1 Abtastwer-
ten auf

(M-=1)/2 wenn: M...ungerade
und auf
M/2-1 wenn: M...gerade

Dabei sind jedoch ebensoviele zusétzliche Additionen notwendig.



3 ALGORITHMEN ZUR IMPLEMENTIERUNG ANALOGER KLANGSYNTHESEVERFAHREN 82

3.6.0.2 IIR-Filter

Die Differenzengleichung fur IIR-Filter (IIR = infinite impulse response, unendliche
Impulsantwort) lautet

yln] = kZbky[n - k]+§akx[n— k]

und besitzt die dazugehorige Systemfunktion:

M
dazt
H(z) = ———

1->bz*

k=1
3.6.0.2.1 Rundungsfehler

Durch den Rekursivteil der Differenzengleichung mul3 das Ausgangssignal zuriickge-
fihrt werden. Da aber die internen Rechenregister eine konstante Lange aufweisen, muf3
das Signal vor der Multiplikation in seiner Auflésung verringert werden. Dieser Quanti-
sierungsvorgang erzeugt zusatzliches Rauschen. Im allgemeinen korreliert dieses Rau-
schen mit dem Nutzsignal und wird durch den Rickkopplungszweig des Filters spektral
veréndert. Verschiedene Verfahren - je nach verwendeter Topologie - verringern das so
entstandene Rauschen (siehe [16]).

3.6.0.2.2 Skalierung

Um eine Ubersteuerung eines internen Zweiges des Systems zu verhindern und ande-
rerseits die Dynamik des Eingangssignals nicht unnétig zu verringern, versucht man das
Eingangssignal moglichst optimal an die interne Struktur des Filters mit seiner erweiter-
ten Bitauflosung anzupassen. Dabei wird entweder das Eingangssignal mit einem ent-
sprechenden Wert skaliert, oder man stellt den internen Knotenpunkten des Systems
einen entsprechenden Headroom an Bits zur Verfligung. Verschiedene Skalierungsstra-
tegien, welche auf der Annahme von diversen "worsed-case"-Eingangssignalen beruhen,
fuhren zu unterschiedlichen Skalierungsfaktoren (siehe [23]).

3.6.0.2.3 Filtertopologien

Es folgt ein Uberblick tiber verschiedene 1IR-Filtertopologien. Dabei werden nur Sys-
teme 2. Ordnung erortert. Neben der entsprechenden Differenzengleichung bzw. Sys-
temfunktion wird auf diverse Vor- und Nachteile der jeweiligen Topologie hingewiesen.
Umfangreiche Untersuchungen finden sich in [17] und [20].
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Direkte Form |

Differenzengleichung: (Realisierung siehe Bild 44)

y[n] = a x[n]+a,x[n—-1]+a,x[n—2]—-b,y[n—1]-b,y[n—-2]
Systemfunktion:

-1 -2
a, +a,z " +a,z

H(z) =
2) 1+bzt +b,z7?
a, ki
x[n] /\-Fﬂ > yIn] _ z-Ebene |
I"\:':“/1 /’fj \_‘ \\ AJﬂ : :
- 1 a / ‘3 1\\ "\\ -b, "il
] e
N ,; \ r\i’.,
1 | | {1
L J az | ll - 02 l ;_J
{ - / ll__ «— i 1

Bild 44: Realisierung der direkten Form I und Polstellenverteilung bei direkter Form |
und Il sowie transponierter direkter Form | und II. Bild nach [16] und [18].

Rechenaufwand:

e 5 Multiplikationen
e 4 Additionen

Vorteile:

e Es ist keine Skalierung des Eingangssignals notwendig (bei Ausnutzung der Mo-
dulo2-Arithmetik).

e Das Rauschen durch Rundungsfehler 14t sich mittels "Error Spectrum Shaping"-
Techniken weitgehendst eliminieren (siehe [16]).

Nachteil:

e Durch die Koeffizientenquantisierung ergibt sich im Bereich z=1 eine geringe
Dichte der mdglichen Polstellen (siehe Bild 44).
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Transponierte direkte Form |
Differenzengleichung: (Realisierung siehe Bild 45)
y[n] = a,wn] +a,win—1]+a,w[n - 2]

wobei: w[n] = x[n]—b,w{n—1] —-b,w[n—2]

] e () Y]

Bild 45: Realisierung der transponierten direkten Form I. Bild nach [16].
Rechenaufwand:
e wie bei direkter Form I.

Nachteil:

e Eingangssignal muf aufgrund der ZwischengroRRe w[n] skaliert werden.
o Polstellenverteilung wie bei direkter Form I (siehe Bild 44).

Direkte Form |1

Differenzengleichung: (Realisierung siehe Bild 46)
y[n] = a,w{n] +a,win —1]+a,win - 2]
wobei: w[n] = x[n]—b,w{n—1]—-b,w[n—2]

X[ —()— 1~>—7 +} > yIn]

\ 7
T
W
\\ ¢ 1/ —p—
\ - | ﬂ

\_,‘ 1 ’ /

Bild 46: Realisierung der direkten Form Il. Bild nach [16].
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Rechenaufwand:

e wie bei direkter Form I.

Vorteil:

e benotigt am wenigsten Speicherplétze.
Nachteile:

e Eingangssignal muR skaliert werden.
e Polstellenverteilung wie bei direkter Form | (siehe Bild 44).

Transponierte direkte Form |1

Differenzengleichung: (Realisierung siehe Bild 47)

y[n] = a,x[n]+a,x[n—-1]+a,x[n—2] —b,y[n—1] -b,y[n - 2]

X[n] Y ‘ ')y[n]

e
K Vi

Bild 47: Realisierung der transponierten direkten Form Il. Bild nach [16].

Rechenaufwand:
e wie bei direkter Form I.
Vorteile:

e bendtigt am wenigsten Speicherplatze.
e Eingangssignal muR nicht skaliert werden.

Nachteil:

e Polstellenverteilung wie bei direkter Form I (siehe Bild 44).
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Gold-Rader-Struktur

Differenzengleichung des Rekursivteils: (Realisierung siehe Bild 48)
y[n] = rcos(¢)y[n—1] + rsin(g)w[n —1]

wobei: win] = x[n—1] + r cos(@)win —1] —r sin(@) y[n —1]
Systemfunktion:

N (2)
1+2rcos(p)z ™t +r°z7°

H(z) =

Dabei entspricht r dem Radius und ¢ dem Winkel der Polstelle in der z-Ebene.

+ ]

z-Ebene

Bild 48: Polstellenverteilung und Realisierung des Rekursivteils der Gold-Rader-
Struktur. Bild nach [18].

Rechenaufwand:

e 7 Multiplikationen
e 6 Additionen

Vorteil:

e gleichmalige Polstellenverteilung (siehe Bild 48).

Nachteil:

e Eingangssignal muB skaliert werden.
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Kingsbury-Struktur

Differenzengleichung des Rekursivteils: (Realisierung siehe Bild 49)
yln] = y[n-1] -k, (Win - 1]+ k,y[n—1])
wobei: win] =w{n—1]+ x[n] + k, y[n]

Systemfunktion:

N(2)
H(z) =
@ =122 kK, —k)z —(—kk,)Z
t]
z-Ebene
— 41
V.
1
Loa ,,,+g._-—+i —):—”'_Pi__’{ , k} : ’JI. a
!T | - ' | [ L j |
kl"" L__"‘!" — :iz S

Bild 49: Polstellenverteilung und Realisierung des Rekursivteils der Kingsbury-
Struktur. Bild nach [18].

Rechenaufwand:

e 6 Multiplikationen
e 7 Additionen

Vorteil:
e hohe Dichteverteilung der Polstellen bei z =1 (siehe Bild 49).
Nachteil:

e Eingangssignal mul} skaliert werden.
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Z06lzer-Struktur

Differenzengleichung des Rekursivteils: (Realisierung siehe Bild 50)
yIn] = yIn—1] -k, (k;w{n - 1]+ k,y[n —1])

wobei: win] =w{n—1]+ x[n] + k, y[n]

Systemfunktion:

N (z)
1-(2-kk, —k)z™* - (1-kk,)z™?

H(z) =

+]
z-Ebene
o —P—P HE—HD———— T —rt 1 J— s
t ]
r S
kl \‘ {*{il - U-Z l—— — |
L — I |
{

Bild 50: Polstellenverteilung und Realisierung des Rekursivteils der Zolzer-Struktur.
Bild nach [18].

Rechenaufwand:

e 7 Multiplikationen
e 7 Additionen

Vorteil:

e hohe Dichteverteilung der Polstellen bei z=1 (siehe Bild 50).

Nachteil:

e Eingangssignal mul} skaliert werden.
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Gitterstrukturen

Gitterstrukturen dienen vorwiegend zur Realisierung von Allpol- und Allpalfiltern.
Es gibt eine Vielzahl von weiteren Topologien fur Gitterstrukturen mit verschiedenen
Eigenschaften.

Systemfunktion eines Allpasses: (Realisierung siehe Bild 51)

k(A ky)z T +27
S 14k (1+k,)z Tt +k,z7

H(2)

yinj

Bild 51: Realisierung einer Gitterstruktur. Bild nach [23].

3.6.1 Elimination von Transienten
3.6.1.1 Elimination von Transienten bei FIR-Filtern

Da FIR-Filter eine endliche Impulsantwort besitzen, kann die Entstehung von Tran-
sienten vollstandig eliminiert werden.

Dazu werden bei einer Lange der Filterimpulsantwort von N Abtastwerten die letz-
ten N Eingangswerte gespeichert. Wenn sich nun die Filterkoeffizienten veréndern, so
werden diese Eingangswerte erneut mit der neuen Impulsantwort gefaltet und so der
aktuelle Ausgangswert berechnet.

Wenn sich zusétzlich zu den Koeffizienten auch die Ordnung des Filters dndert, so
missen so viele Eingangswerte zwischengespeichert werden, wie es der hochsten ge-
winschten Filterordnung entspricht.

3.6.1.2 Elimination von Transienten bei IIR-Filtern

Durch die rekursive Struktur des IIR-Filters liefern alle vorhergehenden Eingangs-
werte einen Beitrag zum aktuellen Ausgangswert. Wenn sich die Filterkoeffizienten
andern, so miften theoretisch alle Eingangswerte zur Berechnung des neuen Aus-
gangswertes zur Verfugung stehen. Dadurch lassen sich die Transienten bei IIR-Filtern
lediglich reduzieren und nicht vollstandig beseitigen.
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Uberlappende Synthese

Wenn sich die Koeffizienten mit einer niedrigeren Taktrate als das Audiosignal ver-
andern, so kann man das Prinzip der Uberlappenden Synthese, wie es bereits in Kap.
3.1.2.2 erldutert wurde, verwenden. Wenn sich die Filterkoeffizienten &ndern, so wird
einerseits das Eingangssignal mit den alten Koeffizienten weiterberechnet und ausgeb-
lendet, gleichzeitig wird aber auch das aktuelle Ausgangssignal mit den neuen Koeffi-
zienten berechnet und eingeblendet. Um die Transienten weiter zu unterdriicken, kann
dieses Prinzip auch zeitversetzt erfolgen, damit die Transienten nicht schon im Einblen-
dungsvorgang horbar werden. Jedoch muRR das Signal hierflr Uber einen langeren Zeit-
raum berechnet werden.

Interpolation der Koeffizienten

Hierbei werden die bisherigen Filterkoeffizienten zu den aktuellen Koeffizienten mit-
tels Interpolationsverfahren tbergefiihrt. Um die Transienten ausreichend zu unterdri-
cken, sind jedoch kleine Interpolationsschritte erforderlich, was einen hohen Rechen-
aufwand erfordert. AuBerdem erhalt das Ausgangssignal durch Anderung der frequenz-
bestimmenden Parameter glissando-ahnlichen Charakter.

Berechnung der aktuellen Zustandsvariablen

Eine akustisch zufriedenstellende Methode erh&lt man, wenn man neben den neuen
Filterkoeffizienten auch die Zustandsvariablen des Filters mit den neuen Koeffizienten
und dem bisherigen Eingangssignal berechnet und aktualisiert (siehe [19])

Die Impulsantwort wird hierzu nach N Abtastwerten abgeschnitten, wobei N so
gewahlt wird, daB die Signalenergie der resultierenden Impulsantwort ausreichend grof3
ist, um die noch vorhandenen Transienten vernachlassigen zu kénnen. Zur Berechnung
der aktuellen Zusandsvariablen missen ebensoviele Eingangswerte zwischengespei-
chert, bzw. das Ergebnis um diesen Abtastwert zeitversetzt aktualisiert werden. Bild 52
illustriert das Prinzip dieser Technik.

x[n]

A

| Kontrollparameter|[ Berechnung der
Zustandsvariablen

A

G(z2) |—s yIn]

y

Berechnung der o
Filterkoeffizienten

Bild 52: Prinzip der Elimination von Transienten durch Berechnung der Zustandsvariab-
len.
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Nachdem die neuen Filterkoeffizienten berechnet wurden, werden mit den N fol-
genden Eingangswerten die neuen Zustandsvariablen berechnet. Schlie3lich werden die
Zustandsvariablen und die aktuellen Koeffizienten dem Filteralgorithmus, um N Ab-
tastwerte verzogert, Ubergeben.

Durch diese Methode lassen sich die Filterkoeffizienten jedoch nur alle N Abtast-
werte durch neue Werte ersetzen.

Eine effizientere Methode - jedoch auf Kosten zusétzlichen Rechenaufwandes - er-
reicht man durch Zwischenspeichern der letzten N Eingangswerte und Berechnung der
Zustandsvariablen innerhalb einer Abtastperiode. Der Rechenaufwand wird dadurch N -
mal so groB, die Koeffizienten kénnen dafiir mit der Signalrate aktualisiert werden.

3.6.2 Tiefpal3filter
3.6.2.1 Analyse eines analogen Tiefpalifilters

Bild 53 zeigt die Struktur eines analogen VCF, wie er von Robert Moog vorgeschla-
gen wurde. Durch die Riickkopplung kommt es im Bereich der Grenzfrequenz zu einem
Resonanzverhalten, dessen Gute Uber den Parameter k variiert werden kann. Die
Grenzfrequenz und die Glte des Filters lassen sich unabhéngig voneinander steuern.
Um Stabilitat zu gewahrleisten, mu 0 <k <4 gelten.

Tiefpal3filter Tiefpalfilter Tiefpalifilter Tiefpalifilter .
X(1) +(® 1. Ordnung | "] 1. Ordnung || 1. Ordnung [ | 1. Ordnung »y()
-K |«
L=

Bild 53: Struktur eines analogen Tiefpalifilters mit Resonanzverhalten und einer Flan-
kensteilheit von 24dB/Oktave.

Die Gesamtsystemfunktion ergibt sich zu:

Hze (5)
H TP
&) =1 ke (9)
beii Hy (s) = —¢
wobei: TF,(s)—QC s

Die Abhéngigkeit der Polstellen von den Parametern k und Q. laft sich anhand des
Wourzelortskurvenverfahrens analysieren (siehe [20]).

Die Polstellen ergeben sich zu:

s, = Q. (-1 ke ™)

Bild 54 zeigt die Wurzelortskurven bei Variation des jeweiligen Parameters in der s-
Ebene.
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a) | b)

Bild 54: Wurzelortskurve des Analogfilters: a) kontinuierliches Verédndern des Parame-
ters k bei zwei verschiedenen Grenzfrequenzen; b) kontinuierliches Verandern der
Grenzfrequenz Q. bei zwei verschiedenen Werten von k.

3.6.2.2 Implementierungen des VCF
3.6.2.2.1 Entwurf mittels Analog-Digital-Transformationen

Um die Unabhéngigkeit der beiden Parameter . und k auch in der digitalen Ebene

zu gewadhrleisten, wird die Struktur der Filterkaskade und der Riickkopplungszweig bei-
behalten. Es wird also lediglich das TiefpaRfilter laut Transformationsvorschrift in die
digitale Ebene Ubergefiihrt und in die vorhandene Struktur eingesetzt.

Bilineare Transformation

Die analoge TiefpaRsystemfunktion

a
Hp () = as

ergibt mit der bilinearen Transformation

2(z-1)
"1+

die Tiefpal3funktion im z-Bereich:

1 1 -2
—(p+)(z+) wobei: p:—a

Hip (2) = 2(z+ p) a+2

Der Zusammenhang zwischen digitaler Grenzfrequenz ®. und Parameter p ist in
Bild 55 dargestellt.
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Bild 55: Zusammenhang zwischen ®. und p bei der bilinearen Transformation. Bild
nach [20].

Die Gesamtsystemfunktion ergibt sich zu:

4
Hz) = e
1+ kH: (2)

Diese Systemfunktion enthélt einen geschlossenen Pfad ohne Verzdgerungselement,
wodurch eine Implementierung unméglich wird. Um eine Realisierung zu ermdglichen,
wird in den Ruckkopplungszweig ein Verzogerungselement eingefligt, wodurch sich
folgende Systemfunktion ergibt:

Hs (2)
HD = e )

Dadurch geht jedoch die Unabhéngigkeit zwischen dem Frequenzparameter p und

der Gute k verloren. Bild 56 zeigt die gegenseitige Abhéngigkeit der beiden Parameter
bei verschiedenen Giiten. Die oberste Funktion entspricht dabei dem Grenzfall zur In-
stabilitat. Man sieht, dal? k <1 sein muf3, um auch bei hohen Frequenzen Stabilitat zu
gewahrleisten. Weiters ist zu erkennen, dal} die Kurvenschar annéhernd skalierte Ver-
sionen der obersten Funktion darstellen, wodurch diese zur Entkopplung der beiden Pa-
rameter verwendet werden kann. Dabei wird zuerst der Skalierungsfaktor aus einer Wa-
vetable fur die entsprechende Gute bestimmt und schlieRlich mit dem fur den Frequenz-
parameter p erhaltenen Funktionswert multipliziert, um den resultierenden Wert fir k

zu erhalten.
Das Ergebnis dieses Verfahrens ist in Bild 57 dargestellt.
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Bild 56: Gegenseitige Beeinflussung der beiden Parameter k und p bei verschiedenen
Guten bei der bilinearen Transformation. Bild nach [20].

Amplitude (dB)

20r §
AADAAAAAAAAASANA

-20r ]

40+

1~ 0 U U-

Bild 57: Frequenzantwort des TiefpaRfilters bei konstant gehaltener Giite und verschie-
denen Grenzfrequenzen bei der bilinearen Transformation. Bild nach [20].

Die Differenzengleichung eines Tiefpasses lautet:

yin] = (x[n] + X[nz_ M+ oy —1]

Der Rechenaufwand des Gesamtsystems betrdagt somit:

o 1 Wavetable-Lookup zur Umrechnung von ®. auf p.

2 Wavetable-Lookups zur Entkopplung von p und k (Funktionswerte und Ska-
lierungsfaktoren).

9 Multiplikationen

10 Additionen

4 Shift-Operationen
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Transformation mittels Ruckwéartsdifferenzen

Uber die Transformationsvorschrift mittels Riickwértsdifferenzen

z-1
Tz

S <«

erhalt man die Tiefpal3funktion im z-Bereich zu:

(P-1z
zp-1

Hy (2) = wobei: p=a+1

Bild 58 illustriert wiederum den Zusammenhang zwischen ®. und p.

7z®0

0 i i i
-1 -0.75 -0.5 -0.33

Bild 58: Zusammenhang zwischen ®. und p bei der Transformation mittels Riick-
wartsdifferenzen. Bild nach [20].

Die Gesamtsystemfunktion bendétigt wiederum ein zusatzliches Verzdgerungselement
im Rickkopplungszweig und lautet:

H7: (2)
HD) = e 1e

Bild 59 zeigt den Vorteil dieser Methode: Wahrend zwar der Zusammenhang zwi-
schen k und p nach wie vor nichtlinear ist, bleibt aber das System unabh&ngig vom

Wert von p stabil. Eine Korrekturtabelle ist daher nicht zwingend notwendig, wodurch

der Rechenaufwand vermindert wird. Bild 60 zeigt verschiedene Frequenzantworten bei
konstantem Parameter k mit dieser Methode ohne Korrekturtabelle.
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0 : | |
-1 -0.75 -0.5 -0.34

Bild 59: Gegenseitige Beeinflussung der beiden Parameter k und p bei verschiedenen
Guten und Transformation mittels Rickwartsdifferenzen. Bild nach [20].

Amplitude (dB)
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Bild 60: Frequenzantwort des TiefpaRfilters bei konstant gehaltener Giite und verschie-
denen Grenzfrequenzen bei Transformation mittels Ruckwaértsdifferenzen. Bild nach
[20].

Die Differenzengleichung eines Tiefpasses lautet:

_X[n(p-1) +y[n-1]
p

y[n]

Der Rechenaufwand des Gesamtsystems erfordert folgende Operationen:

1 Wavetable-Lookup zur Umrechnung von ®. auf p.

9 Multiplikationen
6 Additionen
1 Division
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Approximation des TiefpaRfilters

Ein Vergleich von Bild 56 und Bild 59 zeigt ein gegensatzliches Verhalten der Ab-
hangigkeit der beiden Parameter p und k. Dies ist auf die Nullstelle des Tiefpalfilters

zuruckzufuhren. Wahrend sich diese bei der bilinearen Transformation am Punkt z = -1
befindet, liegt sie bei der Transformation mittels Rickwartsdifferenzen am Punkt z =0.
Eine Kompromif3lésung der beiden Methoden 18Rt sich durch Verlagerung der Nullstelle
zwischen diese beiden Werte erreichen. Mit der neuen Nullstelle ¢ wird die System-
funktion des Tiefpalfilters zu:

(P-D(z-¢)

e () = o)1)

Die Systemfunktion des gesamten Regelkreises ist wieder:

H'I"lP (2)

HD = e )

Bild 61 zeigt den Zusammenhang zwischen ®. und p.

O

0 ] 1 h 1
-1 -0.75 -0.5 -0.25 0 0.16

Bild 61: Zusammenhang zwischen ®_. und p bei der Approximationsmethode. Bild
nach [20].

Bild 62 illustriert die deutliche Verbesserung der Unabhéngigkeit der beiden Parame-
ter k und p bei verschiedenen Giten. Bild 63 zeigt verschiedene Frequenzantworten
dieser Kompromif3losung bei konstanter Giite. Die Nullstelle des Tiefpasses wurde da-
bei auf ¢=0.3 positioniert. Auch hier wurde auf eine Entkopplung der beiden Parame-
ter Uber eine Korrekturtabelle verzichtet.
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-1 -0.75 -0.5 -0.25 0 0.16

Bild 62: Gegenseitige Beeinflussung der beiden Parameter k und p bei verschiede-
nen Guten bei der Approximationsmethode. Bild nach [20].

-20

-40
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Bild 63: Frequenzantwort des Tiefpalifilters bei konstant gehaltener Giite und verschie-
denen Grenzfrequenzen bei der Approximationsmethode. Bild nach [20].

Die Differenzengleichung des Tiefpasses lautet:

_(P=D({n]—cx{n-1]) + A -c)y[n 1]
p(l-c)

y[n]

und der Rechenaufwand des Gesamtsystems ergibt sich zu:

1 Wavetable-Lookup zur Umrechnung von ®. auf p.

14 Multiplikationen
10 Additionen
1 Division
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3.6.2.2.2 Entwurf von digitalen Filtern
Approximation einer konstanten Gite

Eine weitere Mdglichkeit, das in Kap. 3.6.1.1 analysierte Filter zu implementieren,
kann auch durch den direkten Entwurf eines digitalen Filter erfolgen [20].

Ausgehend vom Entwurf eines Filters mit konstanter Bandbreite 1aRt sich durch ge-
zieltes Hinzufligen von weiteren Pol- und Nullstellen ein Filter mit konstanter Gte app-
roximieren.

X[n] +®~{G,(2) |- yIn]

K]
Bild 64: Struktur eines digitalen Tiefpalfilters mit Resonanzverhalten.

Dabei ergibt die nach Bild 64 skizzierte Struktur mit der Gesamtsystemfunktion

. G
@) =176,

und der Teilsystemfunktion

z

(z-1)*

Gl(z) =

das erwahnte Filter mit konstanter Bandbreite. Der Zusammenhang zwischen den
Kontrollparametern Grenzfrequenz ®. und Polradius r mit dem Rickkopplungsfaktor

k ist gegeben durch die Beziehung:
k=2r(1-cos(®.))

Bild 65 zeigt die Wurzelortskurve dieser Anordnung in der z-Ebene, wobei die
strichlierten Linien die bilinear transformierten Wurzelortskurven des Analogfilters dar-
stellen.
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Einheitskreis Waurzelortskurve

...........

_________

Bild 65: Wurzelortskurve in der z-Ebene eines Filters mit konstanter Bandbreite bei
r =08 und Variation von ®. Bild nach [20].

Um nun ein Filter mit konstanter Giite zu realisieren, wird nach folgender Uberle-
gung vorgegangen:

Zuerst wird die Wurzelortskurve in der z-Ebene nach rechts verschoben, so dal3 die
Pole den Punkt z=1 schneiden. Da sich dadurch bei einem Gleichsignalanteil eine
unendliche Gute ergibt, werden die Polradien geringflgig reduziert. Die resultierende
Teilsystemfunktion lautet:

(z-¢)

PO aay?

mit & <<

Durch weiteres Hinzufiigen von Pol- und Nullstellen 1&Bt sich das Ergebnis auf Kos-
ten hoheren Rechenaufwandes optimieren. Bild 66 zeigt schlieRlich die approximierte
Wourzelortskurve mit den hinzugefugten Polstellen p bei p, =05, p, =09, p, =097,
p, =09975 und p.=p, =1, sowie den Nullstellen c¢ bei c, =01, c, =055,

c, =092, ¢, =0.975 und c, =0.9983.
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Einheitskreis , Wurzelortskurve

Bild 66: Wurzelortskurve in der z-Ebene eines Filters mit approximierter konstanter
Glite bei Variation von ©... Bild nach [20].

Bild 67 zeigt den Verlauf der Giite in Abhangigkeit von der Grenzfrequenz. Wéhrend
das Ergebnis - zumindest bei hohen Grenzfrequenzen - zufriedenstellend erscheint, liegt
der Nachteil dieser Methode im hohen Rechenaufwand durch die hohe Ordnung des
Filters; weiters miiten die Pole und Nullstellen fur verschiedene Gten berechnet und
im Table-Lookup-Prinzip in die Filterberechnung einbezogen werden.

10

Bild 67: Abhéangigkeit der Gute von der Grenzfrequenz ® des Filters bei Approxima-

tion einer konstanten Giite durch Hinzufligen von 6 weiteren Pol- und 4 weiteren Null-
stellen. Bild nach [20].
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TiefpaRfilter 1. Ordnung

Wird auf die Glte als Kontrollparameter verzichtet, so lassen sich Tiefpalfilter 1.
Ordnung in Kaskadenrealisierung verwenden. Einfache Strukturen ergeben sich durch
Verwendung von Allpalifiltern (siehe [21]).

Die Differenzengleichung flr ein Filter 1. Ordnung lautet:

1
yIn]= 7 (x{n] +wn])
wobei:  w[n]=b(x[n]-w[n-1]) + x[n—1]
Der Zusammenhang zwischen b und ®.. ist gegeben durch:

_tan(@;/2)-1
~tan(®. /2)+1

J ﬁ@l@gw
]

Bild 68: Struktur eines Tiefpal3filters 1. Ordnung.

XN —

Die Struktur des Filters ist in Bild 68 ersichtlich und der Rechenaufwand betragt:

e 1 trigonometrische Berechnung
1 Multiplikation

5 Additionen

1 Division

1 Shift-Operation

3.6.3 Hochpalifilter
Hochpalifilter 1. Ordnung

Auch das HochpaBfilter 14t sich mittels AllpaRfiltern realisieren. Wie in Bild 69
dargestellt unterscheidet sich die Struktur vom Tiefpafl 1. Ordnung lediglich durch die
Invertierung des Allpallausganges. Der Rechenaufwand ist also gleich wie beim Tiefpal3
1. Ordnung (siehe oben).
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b]

_ _.@ —in)

XN

Bild 69: Struktur eines Hochpalfilters 1. Ordnung.

3.6.4 Bandpalifilter
Kaskadenrealisierung

Das trivialste Bandpalfilter 1aRt sich aus einer Reihenschaltung von Tief- und Hoch-
passen realisieren. Je nach Anzahl der verwendeten Tief- und Hochpéasse lassen sich
verschiedene Flankensteilheiten erzeugen. Wahrend der Rechenaufwand fur die Filter-
struktur linear mit der Anzahl der Filter steigt, bleibt der Rechenaufwand fur die Koeffi-
zienten konstant. (Rechenaufwand siehe daher Tief- und Hochpal? 1. Ordnung).

Zustandsvariablen-Filter

In [22] wird ein einfaches Zustandsvariablen-Filter vorgestellt, welches gleichzeitig
als Tief-, Hoch- und Bandpal agiert. Die Differenzengleichungen fir die jeweilige Fil-
tercharakteristiken y..[n], y,[n] und yg.[n] lauten:

Yo [N] =0y [N]ygp[N] + Yrp [N —1]
Yup[N] = X[N] = Yrp [N = 1] = b,[n]yge [N —1]
Yee [Nl =DBi[N]y,p[N]+ Yep [N —1]

Bild 70 zeigt die Struktur des Filters.

F‘/Hp[n]
o gp [N]

Xinj ,( ) _,(:>__,(;)_,(:)——.(;)—;(:)——>pran

Bild 70: Struktur des Zustandsvariablen-Filters mit Tief-, Hoch- und Bandpal3charakte-
ristik.
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Der Zusammenhang zwischen den Koeffizienten b, und b,, sowie den Kontrollpa-
rametern Grenz- bzw. Mittenfrequenz ®. und Dampfungsfaktor ¢ lautet:

b, =2sin(®. /2)
b, =2¢

Die Beziehung zwischen der Ddmpfung ¢ und der Giite Q ist gegeben mit:

1

Q=—F——
20\1- &7

Mit der N&herungsformel wird schliel3lich

bzw.: Q fur £<<1

i3

1
=5

und der Rechenaufwand betrégt insgesamt:

1 trigonometrische Berechnung
3 Multiplikationen

4 Additionen

2 Shift-Operationen

1 Division

Der Nachteil dieses Filters liegt in der begrenzten Stabilitdt. Damit die Pole innerhalb
des Einheitskreises bleiben muB fur die Glite gelten:

tan(® /2)
cos(®. /2)

Die Pole sind konjugiert komplex, wenn gilt:

1
~ 2(1—sin(@, /2))

Q

Bild 71 illustriert diese Zusammenhénge und zeigt, dal das Filter lediglich fur kleine
Guten und hohe Grenz- bzw. Mittenfrequenzen instabil ist. Dieser Bereich wird in
Audioanwendungen selten benétigt, wodurch dieses Filter - verglichen mit dem ge-
ringen Rechenaufwand und den drei moglichen Filtercharakteristiken - einen guten
Kompromif} darstellt.
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10% |
10%| reelle
Polstellen
instabiler Bereich 1}
1y - ; ,
U - V] (U

“C

Bild 71: Instabiler Bereich und Bereich der reellen und komplexen Polstellen des Zu-
standsvariablen-Filters in Abhangigkeit von der Giite Q und der Grenz- bzw. Mitten-

frequenz ©..

3.6.5 Bandsperre
Parallelrealisierung

In Analogie zur Kaskadenrealisierung eines Bandpasses aus Tief- und HochpaRfiltern
14kt sich die Bandsperre durch eine Parallelschaltung von Tief- und Hochpassen kons-
truieren.

Realisierung mittels Gitterstrukturen

Der in [23] vorgestellte parametrische Equalizer lai3t sich aufgrund der Unabhangig-
keit der Kontrollparameter Mittenfrequenz ®., Bandbreite B und Dampfungsfaktor d

auch als Bandsperre mit variabler Dampfung einsetzen.
Die Struktur des Systems zeigt Bild 72, wobei das Allpalisystem A(z), welches

ebenfalls in Bild 72 dargestellt ist, folgende Systemfunktion besitzt:

27 4+b(1-b)z" +b,
C14+b,(1-b)z " +b,z?

A2)

Die Koeffizienten b, und b, sind wie folgt mit dem jeweiligen Kontrollparameter
verknupft:

b, =—cos(®.)
_1-tan(B/2)
2" 1+tan(B/2)
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x[n]_w y[n]

?
D]
Gesamtsystem

o+
4\

_bz% -b, —@
& E

Teilsystem A(z)

XL

Bild 72: System einer Bandsperre mit einstellbarer Dampfung d .
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3.7 Flanger und Phaser

Flanging und Phasing sind Effekte, die mittels Kammfiltereffekt die Klangfarbe des
Signals verandern. Wahrend diese Frequenzminima beim Flanger bei aquidistanten Fre-
quenzen auftreten, kénnen sie beim Phaser beliebige Frequenzintervalle aufweisen. Im
folgenden wird der Flanging- und Phasing-Effekt durch digitale Algorithmen realisiert.
Abschnitt 3.7.1.1 erklart die Funktionsweise des Flangers. Die zur Realisierung notwen-
digen zeitvariablen Verzdgerungselemente werden in Abschnitt 3.7.1.2 behandelt. In
Abschnitt 3.7.2.1 wird der Phaser beschrieben und in Kapitel 3.7.2.2 die dafur notwen-
dige Realisierung des Allpalfilters.

3.7.1 Flanger
3.7.1.1 Allgemeines

Bild 73 zeigt die Struktur eines Flangers. Die Ubertragungsfunktion ist in Bild 14 er-
sichtlich. Das Eingangssignal wird um D Abtastwerte verzdgert, wobei D auch nicht-
ganzzahlige Werte annehmen kann. Durch die Addition des verzdgerten Signales mit
dem Originalsignal kommt es bei den Frequenzen

_(@n-Y=

) 5 fs n=123.

zu Minima in der Ubertragungsfunktion. Der Faktor m, wobei 0 <m<1, bestimmt
die Starke der Minima und wird als Modulationstiefe bezeichnet. Die Verzogerungszeit
betragt zwischen 0 und 10 Millisekunden und kann uber ein Kontrollsignal in diesem
Bereich zeitlich variiert werden (siehe [24]).

x[n] (H)—>yIn]
z7P (+)
o
Bild 73: Strukturschaltbild eines Flangers.
Die Differenzengleichung des Flangers lautet:

y[n] = x[n]+mx[n— D[n]]
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3.7.1.2 Zeitvariables Verzdgerungselement

Das Verzogerungselement in Bild 73 wird durch Digitalfilter realisiert. Dabei ergibt
sich wiederum die Mdglichkeit der Verwendung von FIR- und lIR-Filtern, was im fol-
genden behandelt wird. Weitere Entwurfsmethoden werden in [25] vorgestellt.

3.7.1.2.1 FIR-Delay-Filter
Sinc-Interpolation

Eine Verzdgerung des Signals um einen nichtganzzahligen Wert D ergibt mit der
Systemfunktion

H(z)=z"°
die Impulsantwort:

sin(z(n— D))
T == n-D)

Eine ideale Realisierung ist aufgrund der unendlich langen Impulsantwort nicht mog-
lich. Durch Abschneiden dieser Funktion gelangt man zu:

sin(zz(n — D))
———F  0<n<
h[n]=y 7#(n—D) wobei: N ...Filterordnung
0 sonst

Damit der auftretende Fehler minimiert wird, soll fur die Filterordnung

N > 2int(D)

gelten.

Um das dadurch auftretende Gibbs-Phanomen in der Ubertragungsfunktion zu un-
terdriicken, verwendet man Fensterfunktionen, die den unstetigen Ubergang im Zeitbe-
reich durch eine stetige Funktion ersetzen. Die resultierende Impulsantwort mit der
Fensterfunktion W[n] lautet:

sin(z(n — D))
] = W[n—D]—ﬂ(n_D) 0<n<N
0 sonst

Die Koeffizienten der Impulsantwort entsprechen beim FIR-Filter direkt den Filter-
koeffizienten und koénnen somit direkt in die Implementierung eingebunden werden.
Bild 74 zeigt das entsprechende Verzdgerungselement als FIR-Filter.



3 ALGORITHMEN ZUR IMPLEMENTIERUNG ANALOGER KLANGSYNTHESEVERFAHREN 109

Lagrange-Interpolation

Hier wird die Ubertragungsfunktion durch ein Polynom der Ordnung N angenihert,
wodurch sich im Frequenzbereich von ® =0 eine maximal flache Ubertragungsfunkti-
on ergibt und somit bei tiefen Frequenzen eine hohe Genauigkeit erzielt werden kann.
Die Filterkoeffizienten berechnen sich zu:

N

h[n] = H:—_: fir n=0412...N
k=0 -

k=n

Die Implementierung ist ebenfalls in Bild 74 zu sehen.

_ -1

X[n] SN 7 Z_l 7
h[0] aéj h[1] {5 h[Z]Hé) N[ N%

Bild 74: Implementierung des Verzégerungselementes als FIR-Filter.

=

3.7.1.2.2 Allpalfilter

Der Entwurf von Verzdgerungselementen mittels 1IR-Filterdesign fihrt zu AllpaRfil-
tern, welche den Vorteil eines idealen Amplitudenganges aufweisen. lhre Systemfunkti-
on lautet mit der Ordnung N des Filters:

a, +a, 2 +.+a,z "D 4z

1+az ' +.+a, 2z MY +a,z

H(z) =

N

In [25] wird eine Methode vorgestellt, die sich durch eine maximal flache Gruppen-
laufzeit bei der Frequenz ® =0 auszeichnet und eine Berechnung der Filterkoeffizien-
ten in geschlossener Form ermdglicht. Die Koeffizienten berechnen sich zu

N! ﬁ D-N+n

_(_ k
a =D o DN ke

fur k=012...,N

wobei flr die Filterordnung N =int(D) gelten muR.

3.7.1.2.3 Steueralgorithmus

Da die Verzdgerungszeit zeitlich variiert, muR ein Auftreten von Transienten beim
Austauschen der Filterkoeffizienten vermieden werden. Eine Mdglichkeit bildet die
Verwendung einer Farrow-Struktur ([25]). Sie ist sowohl fur FIR- als auch fir IIR-Filter
geeignet.
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Dabei werden die Filterkoeffizienten durch ein Polynom P -ter Ordnung von D an-
gendhert, bzw. ergibt dies fur die Impulsantwort eines FIR-Filters:

h([n], D) :ZP:cm[n]D'“ mit: n=012...N

Die Systemfunktion ergibt sich somit in Abhangigkeit von z und D zu:

n=0 “m=0

H(z,D) = Y h([n], D)z = i(icm[n]m]z“

Durch Vertauschen der Indizes erhalt man:

H(z,D) = Zpl(icm[n]z”) D" = ZP:Cm (z)D™  wobei: C,(2) = ZN:cm(n)z’“

Die resultierende Struktur 146t sich durch eine Parallelschaltung der Systeme C_(z),

welche mit dem Faktor D™ gewichtet werden, realisieren. Bild 75 zeigt diese sogenann-
te Farrow-Struktur.

x[n] ‘ J, T l

CN (2) CN—l(Z) 1 (2) :0 (2)

o

Bild 75: Farrow-Struktur zur Realisierung eines zeitabhéngigen FIR-Filters.

In der Praxis wird der gewunschte Bereich D,,, < D < D, in mehrere aquidistante
Intervalle unterteilt. SchlieRlich werden mit einer wéhlbaren Approximationsmethode
die entsprechenden Filterkoeffizienten C_ (n) fur diese Werte berechnet. Die einzelnen

Koeffizienten werden dann tiber Polynome angenéhert.

3.7.2 Phaser

3.7.2.1 Allgemeines

Bild 76 zeigt die Struktur eines Phasers mit einem AllpaR 8. Ordnung und Bild 16
dessen Ubertragungsfunktion. Das Signal wird durch ein AllpaRfilter mit steuerbarer
Mittenfrequenz ®. und Bandbreite B veréndert und dem Originalsignal hinzuaddiert.
Die Bandbreite ist ein MaR fiir den Abstand der Funktionsminima in der Ubertragungs-
funktion.
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x[n] —()—yn]

Allpali3-
Filter 8. /2
Ordnung

ap

Bild 76: Strukturschaltbild eines mittels Allpalfilter 8. Ordnung realisierten Phasers.

3.7.2.2 Allpal3filter

Das im Kapitel 3.6.5 vorgestellte AllpaRfilter 2. Ordnung zur Realisierung eines
BandpaRfilters, welches sich unabhéngig in Grenzfrequenz und Bandbreite steuern 1aRt,
eignet sich auch fr den Einsatz im Phaser (siehe [23]).

X[n]

YINg — T

Bild 77: AllpaRfilter zur Realisierung des Phasers mit unabhangiger Steuerung zwischen
Mittenfrequenz ®. und Bandbreite B.

Bild 77 zeigt die Struktur des AllpaRfilters. Die Koeffizienten b, und b, sind wie
folgt mit dem jeweiligen Kontrollparameter verknupft:

b, =—cos(®.)

_1-tan(B/2)
2" 1+tan(B/2)

Die in Kapitel 3.6.1.2 vorgeschlagenen Algorithmen zur Vermeidung von Transien-
ten bei Anderung der Filterkoeffizienten gelten auch fir das Allpaffilter.

Der Rechenaufwand eines einstufigen Phasers betréagt:

2 trigonometrische Berechnungen
4 Multiplikationen

7 Additionen

1 Division

2 Shift-Operationen
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4 Realisierungen

4.0 IRCAM Signal Processing Workstation und MAX
IRCAM Signal Processing Workstation

Die "IRCAM Signal Processing Workstation" (ISPW) bietet die Maoglichkeit,
Algorithmen zur Audiosignal-Verarbeitung zu implementieren.

Das System besteht aus einer Signalprozessor-Karte mit zwei Intel i860 RISC-
Prozessoren und einem Motorola DSP 56001 Signalprozessor. Zuséatzlich beinhaltet die
ISPW eine "SoundSmith"-Schnittstelle, welche neben vier analogen und acht digitalen
(AES/EBU) Ein- und Ausgéngen auch Uber ein MIDI-Interface verfiigt. Das
Betriebssystem "Faster Than Sound"” (FTS) ist eigens fur die ISPW zustandig.

Die Rechenleistung fir die Bearbeitung der Daten in Echtzeit wird von der ISPW
bzw. vom FTS zur Verfligung gestellt, wobei die Soundfiles jedoch Uber einen NeXT-
Host verwaltet werden.

Die Programmierung der ISPW erfolgt durch MAX - einer grafischen
Programmierumgebung, welche auf dem Host lauft.

Mit MAX hat man die Moglichkeit, den Ablauf der Signal- und Steuerdaten fir die
Computermusik-Anwendungen grafisch zu erstellen und in Echtzeit zu beeinflussen.

MAX

Die einzelnen sog. "Patches" bilden dabei die grafischen Grundbausteine. Diese
konnen elementare Funktionen wie Oszillator, MIDI-Daten-Operationen, Filter, etc.
erflllen, aber auch durch die Einbindung als "Subpatches” zu komplexeren Bausteinen
verbunden werden. Zusétzlich besteht die Mdglichkeit, C-Programme zu schreiben,
welche als sog. "MAX externals" wiederum als grafische Grundbausteine in MAX zur
Verfligung stehen.

Das Netzwerk dieser Grundbausteine bzw. MAX-Objekte funktioniert tber die
Versendung von Nachrichten entlang der Verbindung von Ausgéangen zu Eingéngen.

Dabei erfolgt eine Unterscheidung, ob es sich bei der Nachricht um Steuer- oder
Signaldaten handelt. Dadurch wird der Rechenaufwand betréchtlich reduziert. Wahrend
die Signaldaten mit der Audio-Abtastrate (32 oder 44,1 kHz) bearbeitet werden, werden
die Steuerdaten nur behandelt, wenn sich diese tatséachlich &ndern. Die Kontrollrate
betragt 1/64 der Audio-Abtastrate.

Diese strenge Unterscheidung fiihrt zu zwei MAX-Objekt-Klassen:

¢ Signal-Objekte:

In Signal-Objekten werden jeweils 64 Signalsamples zu einem Vektor zusammen-
gefalst und berechnet. Diese Vektoren werden von Signal-Objekt zu Signal-Objekt
weitergereicht und entsprechend der Objekteigenschaften modifiziert. Dadurch ist
aber ein rekursiver Aufbau des Netzwerkes nur unter Einschrankungen mdglich; um
beispielsweise ein rekursives Filter 1. Ordnung zu realisieren, muRte das Signal um
ein Sample verzogert am Eingang wieder zur Verfiigung stehen, was aber durch die
64-Sample-Verzogerung nicht moglich ist. In diesem Fall muf? also ein MAX-
external in C geschrieben werden.
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e Message-Objekte:

Die Steuerdaten werden mit der niederen Taktrate verarbeitet, d. h., sie werden im
Takt der 64-Sample-Vektoren der Signaldaten zu den ndchsten Objekten weiter-
geschickt und l6sen dort die entsprechenden Veranderungen aus.

4.1 VCO-Realisierungen

4.1.1 Impulsgenerator

Die Realisierung entspricht dem im Kap. 3.1.2.1.4 - "Gefensterte Sinc-Funktion™
vorgestellten Algorithmus. Dabei wird eine ideale Impulsfunktion mit einer Sinc-
Funktion gefaltet. Die Sinc-Funktion wird auf das zu berechnenden Sample gesetzt und
die sich innerhalb der Sinc-Funktion befindenden idealen Impulse mit dem entsprechen-
den Funktionswerten gewichtet addiert.

Zur Darstellung der idealen Impulsfunktion dient eine Datenstruktur, die Gber Pointer
zu einem Ringspeicher realisiert werden.

|

Pointer zu nachstem Element

Zeitwert des Impulses bezogen
v auf den Sinc-Beginn
Pointer zu ndchstem Element

Zeitwert des Impulses bezogen
auf den Sinc-Beginn

A

Pointer zu nachstem Element

Zeitwert des Impulses bezogen
auf den Sinc-Beginn

!

Pointer zu nachstem Element

Zeitwert des Impulses bezogen
auf den Sinc-Beginn

Bild 78: Ringspeicherstrukur mit Datenelementen.

Die Anzahl der Datenelemente in diesem Ringspeicher hangt von der zeitlichen
Lange T, der Sinc-Funktion ab. Der Maximalwert | ergibt sich bei der

max
hochstzulassigen Impulsfrequenz von f, /2 zu:

Beim Aufrufen des Patches wird der Ringspeicher mit zwei Impulsen initialisiert,
welche sich am Anfang und am Ende des Sinc-Impulses befinden. Jedes Element der
Struktur entspricht also einem Impuls der idealen Impulsfunktion. Zusétzlich verweist
ein Pointer auf die jeweilige Struktur, um den Beginn (anf) und das Ende (end) der sich
im Ringspeicher befindenden Impulse zu kennzeichnen, welche fir die Berechnung des
aktuellen Abtastwertes notwendig sind.
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/\ .Sinc
/ \4 Samplepositionen
. » Zeit
f
o \/ end

0

Bild 79: Initialisierung des Ringspeichers beim Patchaufruf. Der Zeitwert des ersten
Elementes "zeigt" auf den Sinc-Impulsbeginn, das zweite Element auf dessen Ende.

Nach der Initialisierung erfolgt nun der rekursive Teil des Algorithmus. Dabei wird
der Sinc-Impuls um einen Abtastwert T, weiterverschoben, was durch die Subtraktion

dieses Wertes von den Zeitwerten in der Datenstruktur erfolgt.

» Zeit

anf - ™zu be\@/hréndes Sample g
en

g ' Sinc 's

Bild 80: Der rekursive Teil der Berechnung beginnt mit dem Weiterschieben des Sinc-
Impulses um einen Abtastwert, bzw. mit der Subtraktion der Abtastratendauer von den
Zeitwerten der Elemente.

Vor der Berechnung des aktuellen Abtastwertes wird die aktuelle Frequenz f,

berucksichtigt. Dabei wird ein neues Element am Ende der Struktur eingefiigt, welches
nun um den Zeitwert T, =1/ f, vom vorherigen Impuls “entfernt" ist. SchlieRlich wird

auch der Pointer "end" auf dieses Element gesetzt.
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anf "\ zu berechnendes Sample
end

AN

v

- TS rSinc - TS T.

Sinc

-T,+T,

Bild 81: Ein neues Element wird hinzugefiigt, wenn der Impuls des bisher letzten
Elementes innerhalb des Sinc-Impulses féllt.

Um die Rekursion des Algorithmus zu gewahrleisten, wird nur dann ein neues
Element eingefiigt, wenn sich aulRerhalb der Sinc-Funktion noch kein Element befindet -
d. h., wenn der Zeitwert des letzten Elementes Kleiner als T, ist. Andernfalls wird

lediglich der Zeitwert des Elementes entsprechend der Eingangsfrequenz verandert.

Weiters werden neue Impulse, welche sich durch eine plétzlich hohe Eingangs-
frequenz innerhalb der Sinc-Funktion befinden wirden, auf das Ende der Sinc-Funktion
gesetzt. Somit befindet sich der letzte Impuls immer aulRerhalb oder am Ende der Sinc-
Funktion und braucht bei der Berechnung der Faltung nicht berticksichtigt zu werden.
(Dieser "Fehler" besteht nur fir die Dauer eines Abtastwertes und bewirkt quasi eine
Interpolation der Eingangsfrequenz, wenn sich diese innerhalb eines Samples auf sehr
hohe Werte (>1/Tg,.) verandert.)

Da Impulse, die schon auferhalb der Sinc-Funktion liegen - d. h. ihr Zeitwert ist
kleiner Null - flr die Faltung keinen Beitrag mehr liefern, kénnen diese verworfen
werden. Dabei ist zu beachten, dal ein Element mit einem Zeitwert kleiner Null
berucksichtigt werden mul3, um bei tiefen Eingangsfrequenzen - wenn der néchste
Impuls auBerhalb der Sinc-Funktion liegt - einen Bezugswert fiir die Berechnung des
Zeitpunktes des nachsten Impulses zu haben. Wenn also die ersten zwei Elemente in der
Struktur Zeitwerte kleiner Null haben, so kann das erste Element verworfen werden.
Dies geschieht durch Weitersetzen des Pointers "anf" auf das nachste Element im
Ringspeicher.

Schliellich erfolgt die eigentliche Berechnung des Samples durch Faltung der Sinc-
Funktion mit den Impulsen. Diese erfolgt durch Summieren der Funktionswerte des
Sinc-Impulses an den jeweiligen Stellen der Impulse. Das erste und letzte Element der
Struktur braucht also nicht beriicksichtigt zu werden. Die Sinc-Funktion wird dabei
durch eine Tabelle realisiert, welche linear interpoliert wird.
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4.1.2 Bipolarer Impulsgenerator

Durch eine Erweiterung der Struktur eines Elementes des Ringspeichers auf die Form

Pointer zu nachstem Element

Zeitwert des Impulses bezogen
auf den Sinc-Beginn

Vorzeichen des Impulses

lakt sich durch Auswertung des Vorzeichens eine bipolare Impulsfunktion
realisieren.

Wird der Struktur ein neuer Impuls hinzugefiigt, so mul} diesem lediglich das zum
letzten Impuls gegenteilige VVorzeichen tbergeben werden. Bei der Faltung werden dann
die Funktionswerte der Sinc-Funktion mit dem entsprechenden Vorzeichen berlick-
sichtigt.

4.1.3 Bipolarer Impulsgenerator mit Steuerung des Tastverhaltnisses

Das Tastverhdltnis des bipolaren Impulsgenerators 1aBt sich einfach durch dessen
Berlicksichtigung bei der Berechnung der Zeitwerte des in die Struktur neu hinzu-
gefugten Impulses berlicksichtigen.

Wenn der letzte Impuls positiv war, so wird das neue Element mit negativen
Vorzeichen und dem resultierenden Zeitwert T,'=t, / (100f,) berticksichtigt, wobei der

neue Eingangsparameter t, in Prozent interpretiert wird.

Analog wird bei positiven Vorzeichen des neuen Elementes der Zeitwert zu
T,'=(100—t,)/(100f,) berechnet.

4.1.4 Rechteckgenerator

Der Rechteckgenerator wurde direkt als Patch realisiert, wobei dem oben erwéhnten
bipolaren Impulsgenerator ein nichtidealer Integrator in Form eines "2p2z"-Patches
(Filter mit zwei Pol- und Nullstellen) nachgeschaltet wurde. Um Ubersteuerungen des
resultierenden Signals zu vermeiden, wird noch ein "gain"-Patch mit konstantem
Verstarkungsfaktor nachgeschaltet.

4.1.5 Dreieckgenerator

Ein weiterer Integrator flihrt zu einem Dreiecksignal. Da die Flachen des
Rechtecksignals bei unterschiedlichen Frequenzen zu verschiedenen Amplituden des
Dreiecksignals fiihren, mul} dieses mit einem frequenzabhangigen Faktor noch verstarkt
werden. Weiters muf3 aufgrund der nichtidealen Integratoren eine Korrektur der
Amplitude fur tiefe Frequenzen vorgenommen werden.
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4.1.6 Auswertung des VCO

Bei der Auswertung des VCO wurden lediglich verschiedenen 8192 Punkte-FFTs der
unipolaren Impulsfunktion bei einer Grundfrequenz von 800 Hertz untersucht, da durch
die Erweiterung derselben auf bipolare Impulsfunktion, Rechteck- und Dreieckfunktion
keine neuen Frequenzen entstehen.

Die durchgezogene Linie in den Diagrammen zeigt die Starke der Aliasing-
Komponenten.

Amplitude (dB)

-40

T T T
/1T - T

Bild 82: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Rechteck
gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 6 T, und einer Hauptkeulenbreite von 2

T, . Der Sinc-Impuls wurde in eine 512-Punkte-Tabelle geschrieben.
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Amplitude (dB)
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Bild 83: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 6 T, und einer Hauptkeulenbreite

von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 512-Punkte-Tabelle geschrieben.

Amplitude (dB)
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Bild 84: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 10 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 512-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Amplitude (dB)

-40

T T T
/o1 T - v T

Bild 85: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 14 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 512-Punkte-Tabelle
geschrieben.

Amplitude (dB)
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Bild 86: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 512-Punkte-Tabelle
geschrieben.



4 REALISIERUNGEN 120

Amplitude (dB)
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Bild 87: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 1024-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Bild 88: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 2048-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Amplitude (dB)
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Bild 89: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 4096-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Bild 90: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2.44 T, . Der Sinc-Impuls wurde in eine 4096-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Amplitude (dB)
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Bild 91: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2.66 T . Der Sinc-Impuls wurde in eine 4096-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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Bild 92: Spektrum einer Impulsfunktion, realisiert durch eine mit einem Blackman-
Fenster gefensterten Sinc-Impuls mit einer Lange von 18 T, und einer

Hauptkeulenbreite von 2.88 T, . Der Sinc-Impuls wurde in eine 4096-Punkte-Tabelle
geschrieben.
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4.2 VCF-Realisierungen
4.2.1 Moog-VCF

Die Realisierung entspricht dem im Kapitel 3.6.2.2.1 - "Approximation des
Tiefpalfilters” vorgestellten Algorithmus. Dabei wurde die Filterkaskade und die
Rickkopplungsschleife als MAX-external realisiert. Die Korrekturfunktion fir die
Frequenz wurde als "function-table™ realisiert. Um Instabilititen des Filters vorzu-
beugen, wurde zusétzlich eine Korrektur des Rickkopplungsfaktors vorgenommen.
Dabei wurde die in Bild 62 dargestellte Kurve fir Q =oo durch eine Funktion zweiter

Ordnung angenahert.

4.2.2 Auswertung des Moog-VCF

Amplitude (dB)
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Bild 93: Ubertragungsfunktionen des Moog-VCF bei den Grenzfrequenzen von 6.25,
12.5, 25, 50, 100, 200, 400, 800 und1600 Hertz, sowie einem Rickkopplungsfaktor von
2.
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Amplitude (dB)
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Bild 94: Ubertragungsfunktionen des Moog-VCF bei den Riickkopplungsfaktoren von
0, 1, 2, 3, 4, und einer Grenzfrequenz von 100 Hertz.

4.2.3 Zustandsvariablen-Filter

Die Realisierung entspricht dem im Kapitel 3.6.4 - "Zustandsvariablen-Filter"
behandelten Algorithmus. Wieder wurde die Differenzengleichung direkt in C als
MAX-external implementiert.

4.2.4 Auswertung des Zustandsvariablen-Filters

Tiefpalfilter

Amplitude (dB)
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Bild 95: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (TiefpaRausgang) bei den
Grenzfrequenzen 6.25, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 0.01.
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Amplitude (dB)
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Bild 96: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (TiefpaRausgang) bei den
Grenzfrequenzen 6.25, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 0.1.

Amplitude (dB)
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Bild 97: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (TiefpaBausgang) bei den
Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem D&mpfungsfaktor von 1.
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Bandpalifilter

Amplitude (dB)
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Bild 98: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (BandpaBausgang) bei den
Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem D&mpfungsfaktor von 0.01.

Amplitude (dB)

1 6.25 100 1600 22050 |log f (Hz)

Bild 99: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (BandpaRausgang) bei den
Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 0.1.
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Amplitude (dB)
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Bild 100: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (BandpaBausgang) bei
den Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 1.

Hochpalifilter

Amplitude (dB)
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Bild 101: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (HochpaRausgang) bei
den Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von
0.01.
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Amplitude (dB)
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Bild 102: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (HochpaRausgang) bei
den Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 0.1.
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Bild 103: Ubertragungsfunktion des Zustandsvariablen-Filters (HochpaRausgang) bei
den Grenzfrequenzen 6.23, 25, 100 und 400 Hertz und einem Dampfungsfaktor von 1.
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Horbeispiele
Nr. Beschreibung
1 | Analoges Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
2 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
zeitlich gerundet (siehe Kap. 3.1.2.1.3)
3 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
linear interpoliert (siehe Kap. 3.1.2.1.3)
4 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 2 T, Rechteckfenster, Hauptkeule 2 T,
5 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 2 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T
6 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 4 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T
7 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 8 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T
8 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 6 T, Rechteckfenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 82)
9 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 6 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T
(siehe Bild 83)
10 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 10 T, , Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 84)
11 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 14 T, , Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 85)
12 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 512, Breite: 18 T, , Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 86)
13 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 1024, Breite: 18 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 87)
14 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 2048, Breite: 18 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 88)
15 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 4096, Breite: 18 T, , Blackman-Fenster, Hauptkeule 2 T,
(siehe Bild 89)
16 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)

Sinc-Daten: Table 4096, Breite: 18 T, , Blackman-Fenster, Hauptkeule 2.44 T

(siehe Bild 90)
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Nr. Beschreibung

17 | Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 4096, Breite: 18 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2.66 T
(siehe Bild 91)

18 |Digitales Impulssignal (27.5-14080Hz logarithmisch)
Sinc-Daten: Table 4096, Breite: 18 T, Blackman-Fenster, Hauptkeule 2.88 T,
(siehe Bild 92)

19 | Analoges Rechtecksignal (27.5-14080Hz logarithmisch)

20 | Digitales Rechtecksignal mit Aliasing (27.5-14080Hz logarithmisch)

21 | Analoges Rechtecksignal mit Tastverhéltnissteuerung

22 | Analoges Dreiecksignal (27.5-14080Hz logarithmisch)

23 | Digitales Dreiecksignal mit Aliasing (27.5-14080Hz logarithmisch)

24 | Analoges Dreiecksignal mit Tastverhéltnissteuerung

25 | Musikbeispiel (Original)

26 | Musikbeispiel mit Flanger

27 | Musikbeispiel mit Phaser

28 | Musikbeispiel mit VCF (Modulation der Grenzfrequenz und des
Rickkopplungsfaktors)

29 |Ringmodulator: 1. Eingang: Musiksignal (perkussiv),
2. Eingang: Sinusschwingung mit langsam steigender Frequenz

30 |Ringmodulator: 1. Eingang: Musiksignal (Gesang)

2. Eingang: Sinusschwingung mit konstanter Frequenz
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