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1. Einleitung

In dieser Arbeit wird die Entwicklung eines Echtzeit-Systems zur Komprimierung von
Audiosignalen bzw. zur Reduzierung der Bitrate auf Grundlage des MPEG-1 Verfah-
rens mittels Digitalen Signal Prozessors (DSP) vorgestellt. Dieses Kapitel dient zur
Darstellung der Motivation sowie zur Betrachtung aktueller Verfahren. Darauf auf-
bauend wird die Aufgabenstellung formuliert. Das Kapitel schlie§t mit der Gliederung
und einer Auflistung der in dieser Arbeit verwendeten Geréte.

1.1. Motivation

Mit dem rasanten Fortschritt der Informationstechnologie geht auch ein Anstieg der
Datenmenge einher. Die Reduzierung der Daten ist dabei fiir viele Systeme meist un-
abwendbar. Dies gilt besonders fiir Video- und Audio-Signale. Das MPEG-1 Verfahren
bietet eine Moglichkeit der Dezimierung von Audiodaten, welche grundlegend in zwei
Anwendungsbereiche unterteilt werden kann:

Speichermedien bezogene Audiokomprimierung:

Dies ist eine aus dem Alltag bekannte Anwendung des MPEG-1 Audio Verfahrens.
Werden beispielsweise eine groffe Menge Musikstiicke im Rohformat auf einen Da-
tentriager kopiert, so fithrt dieser Vorgang mit andauernder Anzahl an Musikstiicken
zur Auslastung des zur Verfiigung stehenden Speichers. Ein Compact Disc (CD)-
Musikstiick besitzt tiblicherweise eine Datenrate von 705,6 kbps (44,1 kHz Abtastrate
und 16 Bit Auflésung). Ein drei Minuten Lied mit Stereo Klang hétte somit eine Da-
teigrofe von

d=2CH - 16 Bit - 44,1 kHz - 3 Minuten = 31, 75 MByte.

Es ist nicht uniiblich, dass Kompressionsraten von 1:12 und hoher erreicht werden kon-
nen. Audiokompression dient somit zur Entlastung des Datentrigers. Dies hat in der
Vergangenheit auch dazu gefiithrt, dass Online-Handelsplattformen ihre Musikstiicke
bereits komprimiert zum Datei-Download anbieten. Dabei wird unter anderem das
bekannte MP3 Format (MPEG-1 Layer III) als Standard genutzt.
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Echtzeit Bitratenreduktion:

Die zweite Anwendung ist mehr passiv aus dem Alltag bekannt. Das VHF-Band IIT!
ist der Frequenzbereich fir DAB(Digital Audio Broadcasting)-Kanéle. Die spezifizierte
Bandbreite eines Kanals liegt bei 1,536 MHz. Ohne Codierung und OFDM?2-Technik
féinde hier genau ein Stereo Audiosignal mit 48 kHz Abtastrate und 16 Bit Auflosung
Raum. Der Kanal 5C beispielsweise streamt jedoch ganze 18 Sender parallel. zu An-
fangszeiten des DAB wurde das Moving Picture Experts Group (MPEG)-1 Layer II
(MP2) Verfahren verwendet [MV13|. Heutzutage wird das MPEG-4 AAC Verfahren
genutzt [UKW]. Durch die Echtzeit-Reduzierte Bitrate des Audiostreams wird somit
wichtige Ubertragungsbandbreite eingespart.

1.2. Stand der Technik

Die Entwicklung des ersten MPEG-Kompressionsverfahrens geht auf die frithen 80er
Jahre zurtick. Das bekannteste Verfahren dieses Standards ist der Layer III, besser
bekannt als MP3, welches im November 1992 zugelassen wurde. Das Konzept beruht
neben psychoakustischen Effekten auf einer Teilbandcodierung mittels Filterbank.
Eine Erweiterung wurde bereits zwei Jahre spater mit dem MPEG-2 Verfahren vor-
gestellt. Dabei wurden zunéchst andere Abtast- und Bitraten realisiert. Spater kam
eine Neuentwicklung mit dem Advanced Audio Coding (AAC) hinzu. Dieses Verfah-
ren beruht nicht wie MP3 auf der Teilbandcodierung mittels Filterbank, sondern nutzt
stattdessen eine modifizierte diskrete Cosinus-Transformation (MDCT). Erstmalig ge-
lang hiermit eine Komprimierung von Mehrkanilen wie 5.12 statt. Diese Methode fand
kurzzeitig auf DVDs Anwendung. Abgelost wurde sie 1995 durch Dolby Digital, wel-
ches durch das Adaptive Transform Coding 3 (AC-3) realisiert wird.

MPEG-3 hétte der Standard fiir High Definition Television (HDTV) werden sollen.
Es gentigte jedoch die Erweiterung von MPEG-2. MPEG-3 wurde daher nicht mehr
verabschiedet [Sal06].

Niedrigere Datenraten werden mittlerweile durch das MPEG-4 High Efficiency Advan-
ced Audio Coding (HE-AAC) Verfahren erzielt. Dies nutzt beispielsweise das Digital
Audio Broadcasting Plus (DAB+) bei Datenraten von 48 kbps bis 128 kbps [UKW].
Dabei erzielt HE-AAC eine bessere Klangqualitét als die Methode des MPEG-2 AAC
[SPAOT].

'Das VHF-Band I11 ist die Bezeichnung eines Frequenzbereichs mit Ultrakurzwelle (VHF: engl. Very
High Frequency) zw. 174 MHz und 230 MHz.

20FDM steht fiir Orthogonal Frequency-Division Multiplexing und ist ein Vieltriger-Verfahren,
welches Verwendung in der Breitbandiibertragung von digitalen Daten findet.

35.1 bezeichnet ein Mehrkanal(-Umfeld)-Tonsystem (Surround-Sound), bei dem drei Hauptkaniile
(Vorne-Links, -Center, -Rechts), zwei Umfeldkanéle (Hinten-Links und -Rechts) sowie ein separa-
ter Tieftonkanal zur Verfiigung steht.



1. Einleitung 14

1.3. Aufgabenstellung

In dieser Arbeit soll eine Echtzeit-Audiokompression auf einem digitalen Signalpro-
zessor realisiert werden. Dabei besteht die Aufgabe darin, die Bitrate eines beliebigen
Audiosignal durch einen Encoder-DSP zu reduzieren und durch einen Decoder-DSP
akustisch wiederzugeben. Bei dem Eingangsaudiosignal handelt es sich bspw. um ein
Musikstiick in CD-Qualitat (Abtastfrequenz 48 kHz oder 44,1kHz mit 16 Bit Auflo-
sung).

Echtzeit bedeutet hierbei, dass der Encoder-DSP stets zur Verarbeitung des anfallen-
den Audiostreams bereit ist. Die resultierenden bitreduzierten-Daten werden nicht auf
einem Medium gespeichert, sondern an einen Decoder-DSP tibertragen. Dieser fiigt die
Daten wieder zusammen und gibt das rekonstruierte Signal iiber einen Lautsprecher
aus.

Die gewtlnschte Bitrate bzw. der Kompressionsfaktor ist dabei beliebig einstell-
bar. Abbildung 1.1 zeigt das Prinzipschaltbild. Als Hardwareplattform steht der
TMS320C6713 DSP der Firma Tezas Instruments zur Verfiigung.

LINE I\ (CD Qualitéit): o Variable Bitrate: LINE OUT-
16 Bl_t' 44,1 kHz — 705,6 kbps Original, 384 kbps, 192 kbps, 16 Bit/48 kHz
oder 16 Bit, 48,0 kHz — 768,0 kbps 128 kbps, 96 kbps, 64 kbps
y
: Encoder DSP - Decoder DSP ‘ [
(TMS320C6713) — (TMS320C6713) .

Abbildung 1.1.: Prinzipschaltbild des Gesamtsystems

Bei dem Verfahren zur Bitratenreduktion wird sich weitestgehend an die verlustbe-
haftete Audiokompression MPEG-1 Layer I gehalten, welches der Standard ISO/IEC
11172-3 [Sta91] beschreibt. Hierbei kommt ein psychoakustisches Modell zum Ein-
satz, welches nur Signalanteile isoliert, die vom menschlichem Gehor wahrgenommen
werden konnen. Das Gesamtsystem wird zunéchst in einer MATLA B-Simulation ent-
wickelt und untersucht. Anschlieffend erfolgt die Implementierung auf der Hardware-
plattform.

Abschlieende Messungen von Kurzzeit-Spektrogrammen und Amplitudengiangen sol-
len zur Beurteilung des Verfahrens dienen. Des Weiteren soll ein abschlieBender Hortest
fiir eine subjektive Beurteilung der Kompression bzw. der Audioqualitéit dienen.
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1.4. Gliederung

Kapitel 2 gibt eine Einfiihrung in die Grundlagen der Psychoakustik, auf denen das
MPEG-1 Verfahren beruht.

Kapitel 3 befasst sich mit der Zerlegung von Audiosignalen in mehrere Teilbén-
der mittels Filterbédnken. Zunéchst wird in Abschnitt 3.1 eine Zweikanal-Filterbank
beschrieben. Uber die DFT-Filterbank in Abschnitt 3.5 wird schlieBlich die in Ab-
schnitt 3.6 beschriebene Cosinus-modulierte-Filterbank hergeleitet, welche Anwendung
beim MPEG-1 Verfahren findet.

Kapitel 4 thematisiert jeden Schritt des MPEG-1 Verfahrens und untersucht diese
anhand von Simulationen. Der Decoder zur Signalsynthese wird in Abschnitt 4.8 be-
schrieben.

Die verwendete Hardware und die Implementierung des Systems auf dem DSP wird
in Kapitel 5 dargestellt.

Eine abschlieende Evaluation anhand von Messungen und Beurteilungen von Test-
horern befindet sich in Kapitel 6.

Kapitel 7 fasst die Ergebnisse zusammen und gibt einen Ausblick auf mogliche weitere
Arbeiten.

1.5. Notation

Um die Lesbarkeit dieser Arbeit zu erh6hen, wird eine einheitliche Notation verwendet.
Diese ist in Tabelle 1.1 zusammengefasst.

Bezeichnung Kennzeichnung Beispiel
Skalar kleines Zeichen
Spalten Vektor kleines, fettes Zeichen
Matrix grofles, fettes Zeichen
transponierte(r) Matrix / Vektor | hochgestellter Buchstabe T a’, AT
konjungiert komplexe(r) Matrix / Vektor hochgestellter Stern a*, A"
Zeitdiskrete Signalfolge eckige Klammern | a[n] = a(nT
Mittelwert Strich tiber Symbol a
Rekonstruktion Dach tiber Symbol z

Tabelle 1.1.: Notation
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Des Weiteren sei an dieser Stelle erwahnt, dass Abbildungen im Frequenzbereich stets
mit einer auf 7 normierten w-Achse dargestellt werden, wobei w die auf die Abtastfre-
quenz normierte Kreisfrequenz darstellt.

1.6. Gerateliste

In Tabelle 1.2 sind die verwendeten Gerate aufgelistet.

Nr. Geratebezeichnung Zweck /Verwendung
1. | TI TMS320C6713 DSP Starter Kit (DSK) DSP Entwicklungsboard
2. Rohde & Schwarz UPV Audio Analyzer | Digitale und analoge Audiomessungen
3. Tektronix MSO 2000B Oszilloskop
4. PeakTech 3500FG Signalgenerator
5. Technics RP-DJ1210E-S Kopfhorer fiir Hortest
6. Wavemaster 1520 Lautsprecher/Verstérker fir Hortest

Tabelle 1.2.: Verwendete Gerate



2. Psychoakustik

Eine auf das menschliche Gehoér angepasste Codierung wie das MPEG-1 Verfahren
basiert auf psychoakustischen Untersuchungen von E. Zwicker mit der Hilfe von gut
geiibten Testhorern [ZF99]. Die fiir die Codierung gewonnenen Erkenntnisse werden
in diesem Kapitel weitestgehend vorgestellt, da sie die Grundlage fiir folgende Kapitel
darstellen.

Das Gehor analysiert Schallereignisse in Frequenzgruppen. Ziel ist es, Audiosignale in
diese gehorgerechten Frequenzgruppen zu zerlegen und die resultierenden Teilbandsi-
gnale zu codieren. Dazu wird die Ruhehorschwelle und Maskierungseffekte ausgenutzt,
die folgend erlautert werden. Zunéachst bedarf es jedoch einiger Definitionen. In der
Psychoakustik ist der Schalldruckpegel

Lg/dB = 20 - logio(p/po) (2.1)

zur Beschreibung der Starke eines Schallereignisses gebrauchlich, da die Empfindung
des menschlichen Gehors in etwa logarithmisch verlauft. Dabei ist p der Schalldruck
und pg die Bezugsgrofle, welche auf

po=2-10"° Pa (2.2)

festgelegt wurde [ZF99]. Des Weiteren sind in der Psychoakustik Tone bzw. tonale
Schallsignale gebrauchlich. Einen tonalen Charakter haben Schallsignale, die sich zeit-
lich periodisch wiederholen, wie z.B. der Schall von schwingenden Saiten oder eines
Sinussignals.

2.1. Absolute Horschwelle

Die absolute Horschwelle, welche auch als Ruhehorschwelle bezeichnet wird, ist der-
jenige Schalldruckpegel eines Sinustons, der in Abhéangigkeit von seiner Frequenz ge-
rade noch wahrgenommen wird. Die absolute Horschwelle ist durch die Physiologie
des menschlichen Gehors gegeben. Sie unterscheidet sich von Mensch zu Mensch und
mafgeblich mit zunehmendem Alter. Daher kann keine allgemeingiiltige Funktion de-
finiert werden. Es wurden jedoch Messverfahren entwickelt, um die Horschwelle (und
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auch verschiedene Mithorschwellen) einer beliebigen Testperson zu ermitteln. Haufig
wird hierfiir die Methode des pendelnden Einregelns* angewandt [ZF99]. Durch die
Mittelung einer hohen Anzahl an Messungen kann eine Naherungsfunktion gebildet
werden. Nach E. Terhardt [Z08] gilt fiir die absolute Horschwelle

Lr,/dB = 3.64-(f/kHz) **—6,5-exp (—0.6 - (f/kHz — 3.3)2) +1073-(f/kHz)*, (2.3)

welche in Abbildung 2.1 dargestellt ist.

Ls/dB

-20 i N S S i A | i i N S S i A | i i I S S |
3
10 10 10

f/Hz -

Abbildung 2.1.: Absolute Horschwelle nach E. Terhardt

Bei tiefen Frequenzen liegt die Ruhehorschwelle verhéltnisméflig hoch. Sie erreicht bei
50 Hz einen Pegel von etwa 40 dB und bei 300 Hz einen Pegel von etwa 15 dB. Zwischen
2 kHz und 5 kHz ist das Gehér am empfindlichsten und damit auch am anfélligsten
fir Schadigungen. Oberhalb von ca. 12 kHz steigt die Ruhehorschwelle ziigig an, was
dazu fithrt, dass Horempfindungen von Toénen auch bei sehr starken Pegeln wenig bis
gar nicht mehr hervorgerufen werden.

4Die Methode des pendelnden Einregelns (oder auch Békésy-Methode) ist ein Verfahren, welches
angewandt wird, um Horschwellen bei Versuchspersonen zu bestimmen.
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2.2. Maskierung und Mithorschwelle

Befinden sich Tone oberhalb der absoluten Horschwelle und kénnen dennoch vom Ge-
hér nicht wahrgenommen werden, handelt es sich um den Maskierungseffekt. Dieser
Effekt ist aus dem Alltag bekannt. Fiir eine Unterhaltung unter zwei Personen ist
im allgemeinen keine grofle Lautstirke notwendig. Tritt jedoch plotzlich ein starkes
Storgerausch auf, wie bspw. ein schneller Zug, der sehr nah an den Personen vorbei-
fahrt, kann es dazu kommen, dass der Sprecher unhorbar wird. In diesem Moment
wird der Sprecher iibertont bzw. maskiert. Man spricht auch von einer Verdeckung.
Das Gerédusch des Zugs wird in diesem Fall auch als Maskierer bezeichnet. Wird der
Sprachpegel soweit angehoben, dass er erneut horbar ist, so wurde die sogenannte Mit-
horschwelle iiberschritten und die Maskierung ist aufgehoben. Der Maskierungseffekt
ist ein wichtiger Teil in der Psychoakustik und folglich auch fiir die Audiokompression.
Man unterscheidet zwischen Zeitbereichs- und Frequenzbereichsmaskierung.

gg pre- simultaneous- { post-masking
2 40 :
L)
45 20
G e o >
8 0 masker . \ i )
o -50 0] 50 100 130ms O 50 100ms150 200
time after masker onset, At 1 delay time tq

Abbildung 2.2.: Verdeckungs- bzw. Maskierungseigenschaft des menschlichen Ge-
hors. Nicht-simultane Vormaskierung (engl. pre-masking), nicht-
simultane Nachmaskierung (engl. post-masking) und simultane
Maskierung. Aufgetragen ist der Pegel des Testschalls (sensation
level) in Abhéngigkeit von der Zeit At nach dem Einschalten des
Maskierers bzw. t4 nach dem Abschalten [ZF99].

2.2.1. Zeitbereichsmaskierung

Bei der Zeitbereichsmaskierung treten Schalle bzw. Gerdusche, wie im obigen Beispiel
der Unterhaltung zweier Personen, nicht gleichzeitig auf. Es handelt sich somit um
eine nicht-simultane Maskierung, welche in zwei Varianten unterschieden wird. Tritt
ein Testschall zeitlich vor einem Storschall bzw. Maskierer auf, so handelt es sich um
eine Vormaskierung. Diese wirkt iiber eine Zeit von At ~ —20ms. Im umgekehrten
Fall tritt eine Nachmaskierung auf, welche einen dominanteren Effekt mit ¢; ~ 100 ms
hat. Die zeitlichen Grenzen zur Horbarkeit werden als Nach- bzw. Vorhorschwelle
bezeichnet [ZF99]. Abbildung 2.2 verdeutlicht das Schema des Maskierungseffekts.
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Die Zeitbereichsmaskierung ist kein Gegenstand im MPEG-1 Layer I Standard. Hier
wird stattdessen der Effekt der Frequenzbereichsmaskierung ausgenutzt. Beide Mas-
kierungseffekte finden beispielsweise im Layer III (MP3) des MPEG-1 Verfahren An-
wendung [Sta91].

2.2.2. Frequenzbereichsmaskierung

Treten Testschall und Storschall zeitgleich auf, handelt es sich um eine simultane Mas-
kierung. Was bei der Zeitbereichsmaskierung die Grenzen der Horbarkeit (die Nach-
und Vorhorschwelle) darstellt, ist bei der Maskierung im Frequenzbereich die Mithor-
schwelle. Sie gibt den Schalldruckpegel eines Testschalls an, den dieser haben muss, da-
mit er neben dem Storschall gerade noch wahrgenommen bzw. mitgehort werden kann.
Das bedeutet auch, dass die Mithorschwelle immer iiber oder auf der Ruhehorschwelle
liegt. Wie die Zeitbereichsmaskierung kann auch die Frequenzbereichsmaskierung in
zwei Varianten unterschieden werden.

Mithorschwelle fiir maskierendes bandbegrenztes Rauschen

Abbildung 2.3 zeigt die Mithoérschwellen von drei Stérschallen in Form von bandbe-
grenztem Rauschen mit je einem Schalldruckpegel von 60 dB. Auffillig ist, dass die
Mithorschwelle bei 0,25 kHz breiter ausféllt als die beiden sich &hnelnden bei 1 kHz und
4 kHz. Dabei ist die Bandbreite des niederfrequenteren Maskierungsrauschens geringer.
Mit tiefer werdenden Frequenzen setzt offenbar eine Veranderung der Mithorschwellen-
Form ein. Das Maximum der Mithorschwelle tritt an der Maskierer-Mittenfrequenz
auf. Mit steigender Frequenz scheint das Maximum abzunehmen, wobei die Steilheit
der Schwelle zunimmt.
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Abbildung 2.3.: Mithorschwellen resultierend durch Schmalbandrauschen von 60 dB
mit den Mittenfrequenzen f. = 0,25 kHz, 1 kHz und 4 kHz und den
Bandbreiten A f=100 Hz, 160 Hz, und 700 Hz. Zuséatzlich ist die
Ruhehorschwelle gestrichelt eingezeichnet [ZF99).

Mithorschwelle fiir maskierende Sinustone

Die Bestimmung der Mithorschwelle, welche durch einen einzigen Sinuston entsteht,
kann nicht so eindeutig ermittelt werden, wie die eines rauschartigen Tons. Zwicker
beschreibt in seinen Untersuchungen, dass die Testhorer Schwebungen in der Umge-
bung von Sinustonen bei f=1 kHz, 2 kHz und 3 kHz wahrnahmen [ZF99]. Ein weiterer
Effekt entstand, wenn zuséatzlich zu einem Testton von bspw. fi=1 kHz ein weiterer
Ton mit fo=1,4 kHz eingeblendet wurde. Bei geringen Pegeln des zweiten Tons wurde
ein Differenzton (bei f;=600 Hz) wahrgenommen. Erst mit steigendem Pegel wurde
der eingeblendete Testton erkannt. Der Differenzton wird durch nichtlineare Verzer-
rungen im Gehor erzeugt. Unter der Verwendung von apperativen Mitteln, welche die
Differenztone vermindern, kann die Mithorschwelle einzelner Téne gemessen oder we-
nigstens geschéatzt werden. So zeigt Abbildung 2.4 die Mithorschwelle maskiert durch
einen 1 kHz Sinuston mit verschiedenen Test-Pegeln. Fiir andere Maskierungsfrequen-
zen verhalten sich die Mithorschwellen in entsprechender Form. Dabei gilt auch bei
Sinustonen: Bei tiefen Frequenzen der Maskierer werden die Mithorschwellen als Funk-
tion der Testtonfrequenz etwas breiter. Bei Frequenzen oberhalb von 500 Hz treten
kaum Veranderungen auf [ZF99.
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Abbildung 2.4.: Mithorschwellen maskiert durch einen 1 kHz Sinuston fiir verschie-
dene Testton-Pegel Ly, [ZF99].

Die vorgestellten Effekte zeigen auf, dass in Audioschalle bzw. -signalen Irrelevanzen
vorhanden sind. Diese nutzt die Audiokompression um eine Datenreduktion durchfiih-
ren zu konnen.

2.3. Frequenzgruppen

Wie am Anfang des Kapitels bereits angedeutet, analysiert das menschliche Gehor
Schalle in Frequenzgruppen (engl. critical-band rate). Diese spielen nicht nur bei der
Empfindung der Tonhohe eine wesentliche Rolle, sondern auch bei der Lautstarke- und
Richtungsempfindung. Ein analytischer Ausdruck fiir die Transformation der linearen
Frequenzskala in eine gehorrichtige Skala ist gegeben durch [ZF99):

2
z/Bark = 13 - arctan <O, 761‘512) + 3,5 - arctan <7’ 5];{HZ> (2.4)

Dabei ist z die Tonheit mit der Einheit Bark. Die einzelnen Frequenzgruppen besitzen
die Bandbreite (engl. critical bandwidth)

9\ 0,69
Afg/Hz =25+ 75 (1 +1,4 <1d];z> ) (2.5)

und sind fiir den Frequenzbereich von f=0 Hz...15,5 kHz in Tabelle 2.1 aufgelistet.
Abbildung 2.5 stellt diese grafisch dar. Ganz deutlich zu erkennen ist, dass das Gehor in
den tieferen Frequenzen eine feinere Auflosung besitzt als in den hohen Frequenzen.
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z/Bark  f,/Hz f,/Hz Afg/Hz  f,,/Hz
0 0 100 100 50
1 100 200 100 150
2 200 300 100 250
3 300 400 100 350
4 400 510 110 450
) 510 630 120 570
6 630 770 140 700
7 770 920 150 840
8 920 1080 160 1000
9 1080 1270 190 1170
10 1270 1480 210 1370
11 1480 1720 240 1600
12 1720 2000 280 1850
13 2000 2320 320 2150
14 2320 2700 380 2500
15 2700 3150 450 2900
16 3150 3700 550 3400
17 3700 4400 700 4000
18 4400 5300 900 4800
19 5300 6400 1100 5800
20 6400 7700 1300 7000
21 7700 9500 1800 8500
22 9500 12000 2500 10500
23 12000 15500 3500 13500
24 15500

Tabelle 2.1.: Frequenzgruppen nach Zwicker
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Abbildung 2.5.: Grafische Darstellung der Frequenzgruppen
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Tragt man einige Mithorschwellen maskiert durch bandbegrenztes Rauschen tiber die
Frequenzgruppen auf, wird deutlich, dass die Transformation in die Tonheit einen
Vorteil mit sich bringt, vgl. Abbildung 2.6.

o

007025 05~ 1 gz 2kHz @ 4 8

~ Qoo
o ®
—

(]
(=)
T T

threshold, excitation level
‘/

(o)

0 2 4 6 8 10 12 1% 16 18 20Bark 2
critical-band rate
Abbildung 2.6.: Einige Mithorschwellen maskiert durch mehrere bandbegrenzte

Rauschsignale mit je 60 dB Schalldruckpegel, aufgetragen tiber die
Frequenzgruppen [ZF99]

Fir gleiche Erregungs-Schalldruckpegel sind die Muster im Wesentlichen durch Ver-
schiebung in horizontaler Richtung identisch. Lediglich fiir sehr tieffrequentes Schmal-
bandrauschen ist die obere Flankenerregung etwas steiler. Die untere Flanke ist pege-
lunabhéangig und besitzt die Steigung

Sy = 27dB/Bark. (2.6)

Die obere Flanke besitzt mit

Sy — 2440,23 (I h _g,9. ke dB/Bark (2.7)
77\ kiz 7T dB

bei unterschiedlichen Erreger-Pegel L eine Abhangigkeit, vgl. Abbildung 2.7.
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Abbildung 2.7.: Darstellung der Pegelabhangigkeit der oberen Flanke einer Mithor-
schwelle, erzeugt durch Schmalbandrauschen [ZF99]

Aufbauend auf die Ergebnisse von Zwicker sind einige mathematische Modelle fiir
Maskierer bzw. Mithérschwellen aufgestellt worden, welche zusammengefasst in [Z08]
zu finden sind. Auf die Beschreibung der Modelle wird an dieser Stelle verzichtet, da
das Modell, welches der MPEG-1 ISO Standard verwendet, in Kapitel 4 vorgestellt

wird.



3. Filterbank

Eine Filterbank fiihrt eine spektrale Zerlegung eines Signals in eine beliebige Anzahl an
Frequenzbander durch. Es wird dabei auch von der Signal-Analyse bzw. der Analyse-
Filterbank gesprochen. Die nachgeschaltete Signal-Synthese bzw. Synthese-Filterbank
setzt die Frequenzbénder wieder zusammen. Dabei kénnen im gewissen Mafle Rekon-
struktionsfehler entstehen. Wird das urspriingliche Signal unverfilscht rekonstruiert,
ist von einer perfekten Rekonstruktion die Rede. Filterbinke bestehen mindestens aus
einem Tiefpass und einem Hochpass. Je nachdem in wie viele Frequenzbénder zerlegt
wird, sind ein oder mehrere Bandpésse enthalten, vgl. Abbildung 3.1.

A

[H(w)]

TT Vw
Abbildung 3.1.: Schematische Darstellung des Frequenzgangs
einer Analyse-Filterbank

Die am héufigsten verwendete Anwendung von Filterbdnken ist die Teilbandcodierung
(engl. Subband coding), welche ein wichtigen Teil des MPEG-1 Verfahrens darstellt.
Dies gilt fiir die Audio- sowie fiir die Bilddatenkompression [F1i93].

Dieses Kapitel wird zunéchst durch die Zweikanal Filterbank eingeleitet (Ab-
schnitt 3.1), danach werden die gangigsten M-Kanal Filterbankstrukturen vorgestellt
(Abschnitt 3.4), bevor schlieflich die fiir das MPEG-1 Verfahren genutzte Filterbank
hergeleitet wird (Abschnitt 3.5 und 3.6). Dabei werden einige mathematische Grund-
lagen verwendet, die dem Anhang A zu entnehmen sind.

3.1. Zweikanal Filterbank

Die Zweikanal Filterbank bietet die einfachste Zerlegung eines Signals durch einen
Tiefpass Hy(z) und einen Hochpass Hi(z).
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3.1.1. Analyse-Filterbank

Der Nyquist-Frequenzbereich von 0 < w < 7 (normiert auf die Abtastfrequenz) wird in
zwei Halften aufgeteilt. Beide gefilterten Signale besitzen ndherungsweise eine Band-
breite BW = 7/2 und koénnen daher in der Abtastrate um den Faktor 2 dezimiert
werden [F1i93]. Da aus praktischen Griinden keine idealen Filter realisierbar sind,
wird dabei das Nyquist-Theorem verletzt und es muss mit Aliasing gerechnet wer-
den. Eine spétere Interpolation kann jedoch dafiir sorgen, dass das gesamte System
das Nyquist-Theorem einhélt. Abbildung 3.2 zeigt das Blockschaltbild einer Zweikanal
Analyse-Filterbank.

Hy(z)

)_(0(2): 12 X (2)

X(z)

)_(1 (z)‘ l 2

H,(z) —X,(z)

Abbildung 3.2.: Blockschaltbild einer Zweikanal Analyse-Filterbank

Die beiden Teilbander vor der Abtastratenreduzierung lauten
Xo(z) = X(2) - Ho(2) (3.1)
fiir den Tiefpassausgang sowie

X1(2) = X(2) - Hi(2) (3.2)

fiir den Hochpassausgang. Mit den im Anhang A definierten mathematischen Zusam-
menhéngen folgt fiir die um den Faktor 2 dezimierten Teilbandsignale

Xo(2) = ; (X(12) Ho(1/2) + X (—22) Ho(—27?) (3.3)
und ]
Xi(2) =5 (X () Hy(21?) + X (=22 Hy(=21?) . (3.4)

Bzw. in Matrixschreibweise

SE ] Pt B P

_ ; [E ) xm(12) (3.5)
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wobei
x(2) = [Xo(2) Xi ()] (3.6)

den Vektor der Teilbandsignale, H™(z) die Modulationsmatrix der Analyse-
Filterbank und x(™)(z) den Modulationsvekotor des Eingangssignals darstellen.
Abbildung 3.3 zeigt beispielhaft die Amplitudengdnge einer Zweikanal Analyse-
Filterbank. Hier handelt es sich im Speziellen um Quadrature-Mirror-Filter (QMF-
Filter), da der Hochpass ein um /4 abgebildetes Spiegelbild des Tiefpasses darstellt.
Der Entwurfsprozess ist aus [F1i93, S. 187-Bsp. 6.2] entnommen.

[Ho(e™)
[H1(e™)

Amplitude/dB
I 1, 1, 1

15 I i i i i i i i i
0

Abbildung 3.3.: Amplitudengéange der Analyseteilfilter einer Zweikanal Filterbank

3.1.2. Synthese-Filterbank

Das rekonstruierte Signal ist das Ergebnis der Synthese-Filterbank, welche ebenso aus
zwei Filtern, Go(z) und Gy(z) besteht. Bei Go(z) handelt es sich ebenso um einen
Tiefpass, da dieser Pfad mit dem dezimierten Ausgang der Filterantwort des Tief-
passes Hy(z) verbunden ist. Somit handelt es sich bei Gi(z) um einen Hochpass.
Abbildung 3.4 zeigt das Blockschaltbild einer Zweikanal Synthese-Filterbank.

X0 1 2 2 6, 00)

X (2)

X (2 ),

X,(z)— | 2 G,(2)

Abbildung 3.4.: Blockschaltbild einer Zweikanal Synthese-Filterbank
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Das zusammengesetzte Signal entsteht aus der Summe der gefilterten, aufwartsgetas-
teten Signale und wird durch die Rekonstuktionsgleichung

X(2) = Go(2)Xo(2%) 4+ G1(2)X1(2?) (3.7)

bzw. in Matrixschreibweise

X(2) = [Go(2) Gi(2)]- ggﬂ

=g (2) x(2) (3-8)

beschrieben, wobei g(z) den Modulationsvektor der Synthesebank darstellt. Setzt man
die Teilbandsignale aus Gleichung 3.3 und Gleichung 3.4 in Gleichung 3.7 ein, so erhalt
man das rekonstruierte Signal in Matrixschreibweise zu

X()=g"(2) 5 (1] x(e) (39

bzw. ausgeschrieben zu
1) = X + aome) + X2 e w2 + -2
= X(2)Fo(2) + X(—2)Fi(2). (3.10)

Abbildung 3.5 zeigt beispielhaft die Amplitudengénge der dquivalenten Zweikanal
Synthese-Filterbank zur Analyse-Filterbank aus Abbildung 3.3

Go(e™)]
|G (e™)I]]

Z10l
-15 /
A

/—\ /\ /

-20— / /

5L/ \ /. \ (’
/ \ "

Amplitude/dB

-30|-/
/ | |

3511 |/ ||
| \:

| i
—a0f- I i

15 i i i i i i i i i
0

Abbildung 3.5.: Amplitudengénge der Syntheseteilfilter einer Zweikanal Filterbank
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3.2. Verzerrungs- und Aliasfunktion

Aus Gleichung 3.10 kann die Funktion
1 1
Fy(z) = §G0(2)Ho(z) + §G1(Z)H1(Z) (3.11)

entnommen werden, welche das Ubertragungsverhalten der Filterbank angibt. Allge-
mein wird auch von der Verzerrungsfunktion
1 M-1
Fuisi(2) = 37 2 |Gi(2) Hi(2))| (3.12)
i=0

gesprochen. Diese kennzeichnet die Giite der Rekonstruktion.
Das Aliasverhalten zeigt

Fi(z) = ;Go(z)Ho(—z) + ;Gl(z)Hl(—z), (3.13)

oder allgemein

M—-1

Falias(z) = (Z

Gi(2)Hi(zWyy)

=1

o 1/2
) : (3.14)

wobei W), den Modulationsoperator (engl. twiddle factor) darstellt.

3.3. Perfekte Rekonstruktion

Von einer perfekten Rekonstruktion (PR) ist die Rede, wenn sich das rekonstruier-
te Signal lediglich durch eine Verzogerung und einer Skalaren-Gewichtung von dem
Eingangssignal unterscheidet.

A

X(z)=c-277-X(z) , wobei ¢ # 0 ein Skalar ist und p ganzzahlig (3.15)

Die Filterbank-Ubertragungsfunktion aus Gleichung 3.10 wiirde die PR-Bedingung
erfiillen, sobald die Verzerrungsfunktion Fy(z) eine Verzogerung darstellt und die Ali-
asfunktion F}(z) sich aufhebt. Abbildung 3.6 a) zeigt die aus der aufgezeigten Analyse-
und Synthesefilterbank (Abbildungen 3.3 und 3.5) resultierende Verzerrungsfunktion
der Zweikanal Filterbank. Abbildung 3.6 b) zeigt die Aliasfunktion. Abgesehen einiger
Rechenungenauigkeiten besteht eine perfekte Rekonstuktion.
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Abbildung 3.6.: Verzerrungs- und Aliasfunktion einer perfekt rekonstruierenden
Zweikanal Filterbank

3.4. M-Kanal Filterbanke

Im Folgenden werden die gingigsten Filterbankstrukturen aufgezeigt. Darunter fallen
unter anderem die Baum- und die Parallelstruktur. Eine weitere Struktur ist durch
die komplex modulierte Filterbank gegeben. Da die in dieser Arbeit verwendete Struk-
tur auf den komplex modulierten Filterbdnken basiert, werden diese in gesonderten
Abschnitten beschrieben.

3.4.1. Baumstruktur

Eine Filterbank in Baumstruktur ist in Ebenen (engl. Level) unterteilt. Jede neue
Ebene erhoht die Zerlegung des Frequenzbereichs um doppelt so viele Teilbander bzw.
jedes Teilband wird in zwei neue Teilbdander zerlegt. Dabei werden stets abtastraten-
dezimierte Zweikanal Filterbédnke verwendet. Das Ergebnis ist eine dquidistante Zer-
legung des Frequenzbandes zu 247% EPeren Teilhsnder. Abbildung 3.7 zeigt das Block-
schaltbild einer Ebene 2 Filterbank in Baumstruktur. Beruhen die Teilfilter HE(z),
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HE(2), GE(2) und G%(z) auf einer perfekt rekonstruierenden Zweikanal Filterbank, so
besitzt auch das komplette System diese Eigenschaft [Vai92]. Der Nachteil, der mit
dieser Struktur einhergeht, ist die hohe Rechenkomplexitit [F1i93].

—{ H,Y(z) 12 *u(2) [2 )

H)"(2) | 12 — } I? — G(z)
— H,(Z)(z) 1 12 X(2) T? > Glm(z)

X(z) X,(2) T . X (2)

— 17 1 | 2 — G
Hl(z)(z) L, 12 . }— TQ s q(l)(z)
X
— H(z) l2 ) I2 — G(z)

Level 1 Level 2 Level 2 Level 1

Abbildung 3.7.: Filterbank in Baumstruktur

3.4.2. Parallelstruktur

Im Gegensatz zur Baumstruktur kann mit einer Filterbank in Parallelstruktur eine
beliebige Anzahl an Teilbander erreicht werden. Abbildung 3.8 zeigt das Blockschalt-
bild einer solchen Filterbank mit M Teilbdndern. Da die Anzahl der Teilbdnder dem
Dezimations- bzw. Interpolationsfaktor entspricht, werden solche Filterbanke auch ma-
ximal dezimierte Filterbanke genannt. Auch diese Struktur kann frei von Aliasing sein
und sogar perfekte Rekonstruktion erreichen. Die Entwicklung einer solchen Filter-
bank ist jedoch sehr komplex und der Rechenaufwand steigt iiberproportional mit
steigender Anzahl an Teilbandern [F1i93].

X(2)° Hy(z) | lM Xo(2) IM—» G,(2) X(2)

— Gi(z)

H,(z) — lM X(z) h[

H,(z) lM Xi() h[—» Gi(2) 4.%;

L H,,(2)— | M Xow.(%) MI - GM_I(Z)—I

Abbildung 3.8.: Filterbank in Parallelstruktur
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3.5. DFT-Filterbank

Durch einen moderaten Rechenaufwand bietet die Kategorie der komplex modulierten
Filterbanke basierend auf dem DFT-Algorithmus eine attraktive Alternative [F1i93].
M-Analysefilter entstehen durch dquidistante Frequenzverschiebung eines geeigneten
Prototypenfilters Hy(e’*). Die Teilfilter besitzen dabei die Form

H;(e?) = Hy(e? @2 /M)y 15 =0,1,2,..,M — 1. (3.16)

Mit der z-Transformation und dem Modulationsoperator Wy, = e=27/M folgt fiir das
i-te Analyse-Filter

Hi(z) = Hy(zW},;) ,i=0,1,2,.... M — 1. (3.17)

Damit der Frequenzbereich 0 < w < 27 in M Teilbander aufgeteilt werden kann, wird
fiir das Prototypenfilter ein 1/M-Bandfilter® gewihlt, vgl. Abbildung 3.9 a).

t[Hy(jo)|
WM 0 M n on "
b) )
+[Hi(jo)|
S im2=M2 N/ i=1=M >< i=0 i=1 : : o "‘>< =M1\ S i=M=0 N
oM 0 M 2n/M n on ©

Abbildung 3.9.: Darstellung der dquidistanten Frequenzverschiebung eines Prototy-
pen mittels DFT Algorithmus

Die Verschiebung des Prototypen wird durch den Modulationsfaktor Wj, erreicht. Auf-
grund der Periodizitdt um 27 ist beispielsweise das Teilfilter Hy;_;(e’*) identisch mit
dem Teilfilter H_;(e’*), vgl. Abbildung 3.9 b). Dabei ist zudem zu erkennen, dass
es sich hierbei um keine gleichméfiige Aufteilung des (Nutz-)Frequenzbandes han-
delt, da sich das Filter Hy(e’*) in Basisbandlage befindet. Aufgrund des Nyquist-

5Ein 1/M-Bandfilter, oder auch Nyquistfilter, ist ein Filter, welches die Durchlass- und Stopbandfre-
quenz symmetrisch um 7/M besitzt. Zudem ist jeder M-te Koeffizient gleich null, ausgenommen
des mittleren, dieser hat den Wert 1/M. Fir den Fall M=2 handelt es sich bspw. um ein soge-
nanntes Halbband-Filter [Sau07].
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Frequenzbereiches (0 < w < ) zerlegt eine M-DFT-Filterbank den Nutz-
Frequenzbereich in M /2 Bander. Bisher wurde der DFT-Algorithmus

M-1
ylij = > xn]- Wi, 0<i< M —1. (3.18)
n=0

nicht erwahnt bzw. verwendet. Damit eine DFT-Filterbank entsteht, ist die Polypha-
senzerlegung entscheidend. Die in Anhang A beschriebene Polyphasenzerlegung kann
dazu benutzt werden ein Filter in M Polyphasen zu zerlegen

Hy(z) = AZ_: 2 By (2M). (3.19)

Eine Substitution von z — 2W3; ergibt
M-1
Ho(z) = > 2 Wit Ex(MW). (3.20)
A=0

Mit WM =1 und i = 0,1,..., M — 1 folgt fiir die Analyse-Teilfilter

M-1
Hi(z) = > 2 Wit Ex(MWih. (3.21)
A=0

Der Zusammenhang zwischen Gleichung 3.21 und Gleichung 3.18 besteht darin, dass
x[n] den Polyphasen E) und y[i] den Teilfiltern H; entspricht. Zudem ist der Modulati-
onsoperator komplex-konjugiert. Dies beschreibt, mit Ausnahme des Vorfaktors 1/M,
den Algorithmus der inversen DFT. Abbildung 3.10 zeigt das Blockschaltbild einer
DFT-Filterbank fiir eine beliebige Anzahl M an Teilbdndern.

X(Z)TI—> E,(z") Xo(2)
EI(ZM) E X1(Z)

L.‘J— B(M) [ £ F—X(2)
\—’ EM-I(ZM) Xi(2)

Abbildung 3.10.: Blockschaltbild einer DFT-Analyse-Filterbank
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Die Ausgangssignale der Analyse-Filterbank ergeben sich zu

[ Xo(2) Eo(2M)

X1(2) 2 1B (M)

Xo(z) | =D*- 27 By (M) X (2), (3.22)
_X(M;1)(Z)_ _Z_(M_l)E;M_l)(ZM)_

dabei ist D* die komplex-konjugierte DFT-Matrix

1 1 1 e 1
1 W w2 o e Wiy
2 4 2(M-1)
1 st/[M—l) W]@(M_n o WJ&/{M—I)(M—I)

mit dem Modulationsoperator Wy, = ™7 3. Die Synthese-Filterbank, bestehend aus
DFT-Matrix und Polyphasenkomponenten des Prototypen bilden die Signalsynthese

[ Xo(2) ] B ]
Xi(z) 2 LB (M)
X)) =] Xa(2) D- 272 Ey(2M) . (3.24)
_X(M_'l)(z)_ _z_(M_l)E;M_l)(zM)_

Abbildung 3.11 zeigt das Blockschaltbild der Synthese-Filterbank.

Xy(2) Ey(2") ]
=]
Xl(z) E E1(ZM)
E
X() — = — B
Xua(2) E,\,(z") X(2)

Abbildung 3.11.: Blockschaltbild einer DFT-Synthese-Filterbank
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Folgend wird die DFT-Filterbank anhand eines Entwurfs fiir M = 4 untersucht. Das
FIR-Prototypenfilter wird mit der Equiripple Methode von Parks-McClellan® entwor-
fen. Die Durchlassgrenzfrequenz wird symmetrisch um 7 /M zur Sperrfrequenz gewéhlt
(1/M-Band Filter). Die Dampfungen werden mit 60 dB angenommen. Der Algorith-
mus liefert eine Ordnung von 66, vgl. Abbildung 3.12. Mit Ausnahme des mittleren
Koeffizienten besitzt die Impulsantwort im Abstand von M = 4 Nullstellen, was ty-
pisch ist fir 1/M-Bandfilter ist [Sau07].

a) Amplitudengang
I

-0.2 0
w/m—
b) Impulsantwort
03 ‘ ‘

= T T |
) [T
o SURSN-YoTa P 099 ?90 SENEY- Lo f PSR
&0 33 IT% ®
—01 i i i i \ \
o 10 20 30 40 50 60 70
n—

¢) Pol- Nullstellenplan

Imaginary Part

-2 -1 0 1 2
Real Part

Abbildung 3.12.: Prototypenfilter fiir eine M=4 DFT-Filterbank

Abbildung 3.13 zeigt neben den Amplitudengéngen der Teilfilter die Verzerrungs- und
Aliasing-Funktion nach Gleichung 3.12 und Gleichung 3.14 der Filterbank. Unschwer

6Das Parks-McClellan Design ist eine numerische Methode, welche sich dem Remez Austausch-
Algorithmus bedient um die Koeffizienten eines linear-phasigen FIR Filters iterativ zu bestimmen.
Dabei wird eine gleichméflige Welligkeit (Equiripple) im Durchlass- und Sperrbereich erreicht
[F1i93].
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zu erkennen sind die Einbriiche von 3dB bei der Verzerrungsfunktion an den Uber-
gangsbereichen der Teilfilter. Zudem tritt starkes Aliasing an diesen Stellen auf. Es
handelt sich offensichtlich nicht um eine Filterbank mit PR-Eigenschaft. In prakti-
schen Anwendungen finden DFT-Filterbanke kaum Verwendung, da der Anspruch auf
aliasing- und verzerrungsarmen Filterbédnken liegt.

a) Teilbander

Z o 4‘\\ ‘ / I \HO(: ]
é j: L \\ / Egj EE
A A

-80
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3 4L i
:q_;/ 1
= -2k _
i i i i i i i i i
-0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0.2 0.4 0.6 0.8

w / ™ —
¢) Aliasfunktion
\

w/m—

Abbildung 3.13.: Simulationsergebnisse einer M=4 DFT-Filterbank

3.6. Cosinus-modulierte-Filterbank

Die cosinus-modulierte-Filterbank zdhlt zu den sogenannten Pseudo-Quadrature Mir-
ror Filter (QMF)-Bénken und bietet eine attraktive Alternative zur DFT-Filterbank.
Der Begriff Pseudo-QMF entsteht dadurch, dass die Teilfilterkanéle durch aquidistan-
tes Frequenzversetzen eines Prototypen entstehen und dessen Ubertragungsfunktionen
in guter Ndherung leistungskomplementir” sind [F1i93]. Die Herleitung geht iiber die

"Leistungskomplementaritit besteht, wenn sich die Summe der quadrierten Betragsfrequenzginge
der Analyse- sowie Synthese-Teilfilter bei allen Frequenzen zu eins ergibt [F1i93].
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DFT-Filterbank wodurch sie zur Kategorie der komplex modulierten Filterbank zahlt.
Eine wesentliche Problematik liegt im ausgepriagtem Aliasing des Ubergangsbereichs
der Teilbander, der Einbriiche in der Verzerrungsfunktion sowie die nicht einheitlichen
Bandbreiten der Teilfilter. Der Entwurf einer Cosinus-modulierten Filterbank gleicht
zunéchst dem der DFT-Filterbank, mit dem Unterschied, dass vorerst die Substituie-
rung M — 2M stattfindet. Damit folgt fiir das k-te Teilband

Pu(e) = Py(e/@50)) [0 < k< 2M — 1 (3.25)

bzw. als z-transformierte

Pu(2) = Py(Wh,2). (3.26)

Dies verdoppelt zunéchst nur die Anzahl der Teilbinder und verringert den Uber-
gangsbereich des Prototypen auf x/(2M). Damit der zu analysierende Frequenzbe-
reich gleichméafig aufgeteilt wird, bedarf es einer Verschiebung nach rechts bzw. ei-
ner Modulation des Filterbank-Amplitudengangs um 7/(2M). Dies wird durch die
Substituierung z — ZWZII(f realisiert. Dadurch é&ndert sich auch das Argument der
Polyphasenteilfilter von Ej(z2M) mit (zW,42)2M = 22M=i2M/2M 5y F (—22M) Die
Teilfilterausgange konnen als Modulation des Prototypen Py(z) durch W;ﬁ geschrie-
ben werden zu

Qulz) = Pz W) (3.27)

vgl. Abbildung 3.14 b). Durch die Rechts-Verschiebung des gesamten Filterbank-
Amplitudengangs sind die Teilamplitudengénge symmetrisch um die Frequenz Null
|Qr(e”)] = |Qarr—1-_1(e77¥)], vgl. Amplitudengang-Darstellung in Abbildung 3.14 a).
Die Koeffizienten von Q(z) verhalten sich demnach komplex-konjugiert zueinander

Qarr—1-1(2) = Qra(2), 0 <k <2M — 1. (3.28)

Gleichung 3.28 liefert noch keine gute Losung, da Aliasing noch nicht eliminiert wird
und zudem komplexe Bandpasskoeffizienten resultieren.
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Abbildung 3.14.: Gleichméflige Aufteilung des Frequenzbereichs durch Modulation
des Prototypen

Fiir die weitere Herleitung folgen einige Definitionen, die aus [Vai92, S. 357 ff] entnom-
men sind:
Up(2) = cxPo(zWiai?) = cxQu(2) (3.29)
Vi(2) = ciPo(zWanr ") = ciQanr14(2) = 6Qn(2) (3.:30)

Mit Gleichung 3.29 und Gleichung 3.30 kénnen die Analyseteilfilter geschrieben werden
zu

Hi(2) = apUp(2) + apVi(2) ,0 < k < M — 1. (3.31)
Die Syntheseteilfilter ergeben sich zu

Es kann gezeigt werden, dass bei FIR-Filtern mit geschickter Wahl der Koeffizienten
k., ap und by eine Ausloschung des Aliasing erreicht werden kann. Eine perfekte Rekon-
struktion kann jedoch nicht vollsténdig realisiert werden, da Amplituden-Verzerrungen
werden zunéchst nicht beachtet. Auf eine genauere Herleitung der Koeffizienten wird
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an dieser Stelle verzichtet und stattdessen auf [Vai92] verwiesen. Die Wahl der Koef-
fizienten wird im Folgenden aufgestellt. Zunachst gilt

ar = %% mit @ = (1) (3.33)

™
1 .

Mit der Beziehung

fiir den Entwurf der Synthese-Filterbank wird gewéhrleistet, dass Aliasing unter Ver-
wendung von FIR-Filter mit linearer Phase eliminiert wird. Weiterhin gilt

cx = Wiyt P, (3.35)

wobei N die Ordnung des Prototypen darstellt. Der erste Term aus Gleichung 3.31
kann nun geschrieben werden zu

ar - Ue(2) = @@ Py(zWit'"?) = dQu(z2) (3.36)
und der zweite Term zu
a; - Vi(z) = e 1% Py (xWan, ") = diQan—1-#(2). (3.37)
Fiur die Analyse-Filterbank folgt schliefilich
Hi(z) = diQr(2) + di.Qanr—1-1(2), (3.38)

welches das Blockschaltbild in Abbildung 3.15 verdeutlicht.

U_ps X,()

X(z)o—l—. E,(-2)

E1 (_ZZM) Ql (Z) l/&

Xi(2)

X, (2)

M-Punkte iDFT

Qunra(2) dl*

o

z) d
E?M-z('zm) Coal?) l,>0

Abbildung 3.15.: Blockschaltbild einer M-Kanal Cosinus-modulierten
Analyse-Filterbank
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Um die Filterbank explizit entwerfen zu konnen, bedarf es Kenntnis tiber die
Impulsantwort bzw. der Koeffizienten. Diese konnen tiber das Ausschreiben der z-
Transformierten von Gleichung 3.36 und Gleichung 3.37 erlangt werden.

N
ar - Up(z) = WP 057 poln] - W (k2m p=n (3.39)
n=0

Die k-te Impulsantwort des ersten Terms ergibt sich zu
ag - ug[n] = ej@’“VVZ(]’?W)N/2 - po[n] - W2, (3.40)

Die Impulsantwort des zweiten Terms aus Gleichung 3.31 erhéilt man aus der komple-
xen Konjugation aus obenstehender Gleichung zu

ayp-vp[n] = e’j@’“V[/Q_]\(erl/Q)N/2 - poln] - Ty (kt1/2)m (3.41)
Somit kann die k-te Teil-Impulsantwort der Analysefilterbank

hiln] = poln] - [e*j@ke*j(’“rlh)%ﬁ ol (k1727 ejekej(w/@%ﬁefj(w/z)nﬁ
1 N
hi[n] = 2-po[n]- cos []\7; (k + 2) (n — 2) + @k} (3.42)

aufgestellt werden. Aus oben stehender Gleichung resultiert auch der Name dieser
Filterbank, da es sich offensichtlich um eine Modulation der Prototypen-Koeffizienten
mit einem Cosinusterm handelt. Zudem wird ersichtlich, dass es sich um eine reelle
Impulsantwort handelt. Die k-te Teil-Impulsantwort der Synthesefilterbank ergibt sich
mit Gleichung 3.34 und Gleichung 3.32 zu

s 1 N
= 2- . — (k+ = — — | — O] . 3.43
i = it () (- )-a] am
Mit der Zerlegung der Koeffizienten des Prototypen py(n) in die einzelnen Polyphasen-
komponenten Ej(—2z*) und Gleichung 3.42 folgt fiir die z-Transformierte der Analy-
seteilfilter

2M—1
Hi(2) = > tgnz "En(—2*M) (3.44)
n=0
wobei
1 N
ten = 2-cos [j\i[ (k: + 2) <n — 2) — @k} (3.45)

die Elemente der 2M x M Modulationsmatrix T darstellen, vgl. Abbildung 3.16.
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X(z) E,(-2™) X,(z) Xo(2) E,(-2*)
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(a) Analyse-Filterbank (b) Synthese-Filterbank

Abbildung 3.16.: Finales Blockschaltbild der Cosinus-modulierten Filterbank

Die Dimensionierung ist somit nur noch vom Prototypen Py(z) bzw. dessen Polyha-
senkomponenten Ej(—z?M) abhingig.

Als Beispiel wird eine M = 4 Cosinus-modulierte Filterbank entworfen. Um das Er-
gebnis mit der DFT-Filterbank vergleichen zu koénnen, wird der Prototyp identisch
entworfen. Wie bereits beschrieben wird hierbei lediglich M — 2M substituiert, sodass
ein 1/2M-Band Filter resultiert. Abbildung 3.17 zeigt das mit dem Parks-McClellan-
Algorithmus entworfene Prototypenfilter. Mit Ausnahme des mittleren Koeffizienten
sind der Impulsantwort nun Nullstellen im Raster 2M zu entnehmen. Die Ordnung
betragt wie bei dem Prototypen der DFT-Filterbank 66.
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Abbildung 3.17.: Prototypenfilter fiir eine M=4 Cosinus-modulierte Filterbank

Die Amplitudenginge der Teilfilter sowie die Verzerrungs- und Aliasfunktion sind in
Abbildung 3.18 a), b) und c¢) dargestellt. Der Frequenzbereich (0 < w < 7) wird nun
gleichmafig in M=4 Teilbander aufgeteilt. Die Verzerrungsfunktion der Filterbank
liefert noch keine wahrnehmbare Verbesserung im Vergleich zur DFT-Filterbank. Die
Aliasfunktion zeigt hingegen auch eine in den Ubergangsbereichen stirkere Damp-
fung. Dies wird dadurch erreicht, dass die Bandbreite halbiert wurde (Ws,,) und
die Modulationsschrittweite der Frequenzverschiebung durch die iDFT unverandert
bleibt (Wy). So tritt keine Uberlappung der direkt-modulierten Spektren mehr auf,
wie es bei der DFT-Filterbank der Fall war. Abbildung 3.19 a) verdeutlicht dies an-
hand des dritten Ausgangssignals des in der Filterbank enthaltenen iDFT-Blocks.
Mit einer Démpfung von ca. 32dB liegt die Aliasfunktion, im Vergleich zur Stop-
banddampfung des Prototypen, jedoch noch weit dariiber. Dies liegt daran, dass
dennoch Aliasing zwischen den Teilbandspektren und dessen modulierten Spiegel-
spektren und umgekehrt auftritt. Die Darstellung in Abbildung 3.19 b) und c) sol-
len dies anhand des dritten Hy(e’*) = dy - Qo(e’) + d5Qarr—1-2(e’*) und vierten



3. Filterbank 44

H3(e’) = ds- Q3(e7%) + d5Qanr—1-3(e7) (vel. Gleichung 3.38) Analyseteilfilters veran-
schaulichen. Da es sich im Gegensatz zur DFT-Filterbank um reelle Impulsantworten
der Teilbander handelt, ist das Spektrum spiegelsymmetrisch. Jedes Teilband tritt
symmetrisch um die Nullachse bei Frequenzen +w auf. Die Modulation jedes Spek-
trums fiihrt zu einer Uberlappung im Spiegelspektrum und umgekehrt (schraffierter
Bereich in Abbildung 3.19 b) und ¢)). Es bedarf somit einer zusétzlichen Optimierung
des Prototypen.
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Abbildung 3.18.: Simulationsergebnisse einer M=4 Cosinus-modulierten Filterbank
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[ d,Q, (e]wW ) [d,Q, (e]mW ) | d,Q, (eJmW ) | 2Q2(em 2Q2 (eJmW ) /
?n/4 n/2 31'(/-1

(a) Drittes Teilband ohne komplex-konjugierte Anteile
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(b) Drittes Teilband mit einem komplex-konjugierten Anteil — Aliasing entsteht in den rot-
schraffierten Bereichen

[ dsQs(e”) |

[dy Q™) [dy Que™W,)| (1 Que®W,)| |dyQu(e"W,)|  |dyQ(e"W,)]
—IE[ —3:[/4 —n!/Q —T(=/4 (; n=/4 TI/Z % %

(c) Viertes Teilband inklusive einem komplex-konjugierten Anteil — Aliasing entsteht in den
rot-schraffierten Bereichen

Abbildung 3.19.: Darstellung ausgewéhlter Teilbander der Cosinus-modulierten Fil-
terbank fiir M=4, mit zugehorigen Aliaskomponenten dquivalent

zum Blockschaltbild Abbildung 3.15
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3.6.1. Optimierung

Fiir eine konstante Verzerrungsfunktion muss das Prototypenfilter im Bereich
0<w<7n/M

[Po(e)| + |Poed0f = 1, (3.47)

also leistungskomplementéar sein und fir w > 7/M
[Po(e?)] =0 (3.48)

erfilllen [Mit02]. Ein Entwurf eines Prototypen, welcher die Bedingungen 3.47 und
3.48 erfiillt, ist jedoch nicht realisierbar. Es ist lediglich eine Approximation an diese
Bedingungen moglich, welche durch die Zielfunktion (objective function)
2 , 2

¢ = pnax {’Po(e]”)’ + ‘Po(ej(w_”/M)’ — 1} (3.49)
erreicht werden kann. In [Mit02, S. 732ff] ist ein Verfahren gegeben, welches die Ko-
effizienten des Prototypen Py(e’?) iterativ optimiert, um die Zielfunktion in Glei-
chung 3.49 zu minimieren. Auf eine detaillierte Beschreibung des Verfahrens wird an
dieser Stelle verzichtet und stattdessen auf dessen Quelle referenziert. Das Verfahren
benotigt lediglich die Anzahl der Teilbander M und die Ordnung N des Prototypen.
Initialisiert wird die Sperrfrequenz auf 1/M und die Durchlassfrequenz zunéchst auf
1/4M. Um die Zielfunktion iterativ zu approximieren, wird der Prototyp in jedem Ite-
rationsschritt mit dem Parks-McClellan-Algorithmus neu entworfen, wobei der Durch-
lassbereich fiinfmal hoher als der Sperrbereich gewichtet wird. Die Durchlassfrequenz
wird in jedem Schritt ndher in Richtung Null bewegt, was die Sperrdampfung sukzessiv
erhoht. Dies geschieht solange, die Abweichung aus Zielfunktion vom aktuellen- und
letzten Iterationsschritt gréfier einem Abbruchkriterium von 107¢ ist. Abbildung 3.20
zeigt den optimierten Prototypen. Das Resultat liefert eine maximal-erreichbare Stop-
banddampfung. Diese hat sich bei gleichbleibender Ordnung sogar fast verdoppelt.
Dabei wurde der Ubergangsbereich breiter und die Sperrfrequenz befindet sich auf
ws = 1/M = 1/4.
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¢) Pol- Nullstellenplan
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: Optimiertes Prototypenfilter fiir eine M=4 Cosinus-modulierte

Filterbank

Der optimierte Prototyp wird nun fiir die Cosinus-modulierte Filterbank verwendet.
Die Teilbander sowie die Verzerrungs- und Aliasfunktion sind in Abbildung 3.21 ab-
gebildet. Die Teilfilter besitzen ebenso die Stopbandddmpfung von nahezu 120 dB.
Die Verzerrungsfunktion ist nicht konstant, kann jedoch mit einer Abweichung von
maximal 0,02 dB fiir Audioanwendungen vernachlissigt werden. Die Aliasfunktion
konnte durch die Optimierung um ca. 25 dB auf insgesamt fast 60 dB an Dampfung

zunehmen.
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Abbildung 3.21.: Simulationsergebnisse einer M=4 Cosinus-modulierten Filterbank

mit optimiertem Prototypen

Da der Aufwand der Cosinus-modulierten Filterbank tiberschaubar ist und sie die
perfekte Rekonstruktion so gut annahert, findet sie hdufig Anwendung im Bereich der

digitalen Audiosignalverarbeitung, so auch im MPEG-1 Verfahren.



4.

MPEG-1 Audio Codierung

MPEG-1 ist ein Standard der Moving Picture Experts Group (MPEG) zur verlustbe-
hafteten Video- und Audiodatenkompression. Dieser Standard wurde erstmalig 1991
vorgestellt und ist in der ISO/IEC 11172 festgelegt. Das Ziel der Codierung ist es, Vi-
deodaten effizient und qualitativ verlustarm auf einer CD speichern zu kénnen. Darin
enthalten sind folgende Abschnitte [Grol4]:

Part 1 Systems: In diesem Teil sind System Definitionen enthalten. So kann es
sich beim Decodierprozess um ein gespeichertes Medium oder um einen zu deco-
dierenden Bitstrom (engl. Stream) handeln. Des Weiteren wird auf Kompatibili-
tat geprift, aber auch Daten/Informationen zur Abspielzeit und Bezeichnungen
konnen hier enthalten sein.

Part 2 Video: Der zweite Part beschreibt die Codierung von bewegten Bil-
dern. Diese dhneln sich héaufig, sodass die Information nur einmal gespeichert
oder iibertragen werden muss. Dabei wird bei einer Gruppe von Bildern (GOP:
engl. Group of Pictures) eine sogenannte Bewegungspradiktion durchgefiihrt. Fi-
ne zusitzliche Diskrete Cosinus Transformation (DCT) dient zur Dekorrelation
der Pixel in einem Bild. Nach einer Quantisierung der Pixel folgt eine VLC-
Codierung (Variable Length Coding), die zu weiterer Datenreduktion fiihrt.

Part 3 Audio: Die Komprimierung von Audiosignalen beschreibt Part 3. Diese
Abschlussarbeit befasst sich ausschliefllich mit diesem Teil des MPEG-1 Stan-
dards und wird weiter unten fortgefiihrt.

Part 4 Conformance Testing: Dieser Teil des Standards kann fiir Entwickler
eines Encoders oder Decoders genutzt werden, um zu verifizieren, ob ein giiltiger
Bitstrom erzeugt wird. Dabei wird ein bestimmter Referenz-Bitstrom verwendet.

Part 5 Software Simulation: Part 5 liefert eine Simulations-Software in C
eines Encoders und Decoders, fir Part 1 (Systems), Part 2 (Video) und Part 3
(Audio)
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Im Folgenden wird die MPEG-1 Audiocodierung (Part 3) erldutert, welche in drei
weitere Schichten unterteilt wird:

e Layer I (MP1): Pseudo QMF-Bank mit 32 Teilbdndern, FFT (512 Punkte),
Psychoakustisches Modell 1

e Layer IT (MP2): Pscudo QMF-Bank mit 32 Teilbandern, FFT (1024 Punkte)
Psychoakustisches Modell 1

e Layer III (MP3): Pseudo QMF-Bank mit 32 Teilbdndern, modifizierte diskre-
te Cosinus-Transformation jedes Teilbandes, FFT (1024 Punkte), Psychoakusti-
sches Modell 2, Huffman Codierung

Aufgrund der hohen Komplexitéit des Layer III wird fiir das zu realisierende System
der MPEG-1 Layer I Standard mit einer Abtastfrequenz von Fy = 48 kH z verwendet.
Alle benutzten Gleichungen sowie Tabellen sind aus [Sta91], [Sal06], [Z08] und [SPA07]
entnommen.

> N
> ,
X[Ii] ey > Quantisierung 2
Filterbank tantisierung E )
=~
» L » 3
N\ g ’
' BSPL g
v Y v SCF | | BSCF <
Skalenfaktor w =
Berechnung | v
SCF } r
NS
SMR BSPL
Kurzzeit- .| Psychoakustisches Dynamische ~ BSCF |
FFT Modell ~| " Bitzuweisung

Abbildung 4.1.: Blockschaltbild eines MPEG-1 Layer I und II Encoders

Abbildung 4.1 zeigt das Blockschaltbild eines Encoders. Dieser besitzt sieben wesent-
liche Funktionsblécke, wobei das Audiosignal durch z[n] und der komprimierte Bit-
strom durch y[m] beschrieben wird. Das MPEG-1 Verfahren stellt mehrere Methoden
zur Kopplung des rechten und linken Kanals bereit. Dabei findet beispielsweise die
Mid/Side-Stereofonie Anwendung. Diese berechnet aus dem linken und rechten Kanal

den Mittenkanal

L+ R

M = (4.1)

und den Seitenkanal
(4.2)
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Die Rekonstruktion des linken Kanals ergibt sich aus der Summe von M und S. Die
Rekonstruktion des rechten Kanals aus der Differenz von M und S. In dieser Ar-
beit wird nur ein Kanal (Monosignal) iibertragen. Da kein Verlust des rechten oder
linken Kanals auftreten soll, wird das zu komprimierende Audiosignal x[n] aus dem
Mittenkanal nach Gleichung 4.1 gebildet.

4.1. Filterbank

Bei MPEG-1 handelt es sich um ein Teilbandcodierungsverfahren (engl. Subband Co-
ding), was nichts anderes bedeutet, als dass das Audiosignal in Teilbander zerlegt wird,
welche im Anschluss quantisiert bzw. codiert werden. Dass die Teilbander gehorgerecht
in die Frequenzgruppen aus Tabelle 2.1 zerlegt werden, liegt zwar nahe, zieht jedoch
einen sehr hohen Rechenaufwand mit sich. Deshalb wird der Frequenzbereich in aqui-
distantem Abstand zerlegt. Dies realisiert eine Cosinus-modulierte Pseudo QMF-Bank
wie in Abschnitt 3.6 beschrieben. Dabei wird das Audiosignal in M=32 Teilbénder mit
je der Bandbreite von

F,/2
pw = 1/

=750 Hz (4.3)

zerlegt. Ungliicklicherweise fithrt dies dazu, dass jedes der unteren Frequenzbénder
der Filterbank mehrere Binder im Bark-Bereich iiberlappen bzw. einschliefen. Da-
durch ist zundchst keine gehorgerechte Teilband-Quantisierung gegeben. Ein gutes
Ergebnis wird jedoch erzielt, indem die niedrigste Mithorschwelle aus einer Reihe an
Gehor-Frequenzbandern, die durch ein Teilfilterband eingeschlossen werden, gesucht
wird und diese fir die Quantisierung verwendet wird. Die Suche nach Mithorschwellen
in einem Frequenzband wird mittels Fast Fourier Transformation (FFT) des Ein-
gangssignals und einem psychoakustischen Modells erreicht. Dieser Vorgang wird
in folgenden Abschnitten beschrieben. Der MP3-Standard nutzt bspw. eine weitere
Zerlegung der 32 Teilbander durch eine diskrete Cosinus-Transformation, wodurch
eine feinere Frequenzauflosung erreicht wird, die der Bark-Skala noch naher kommt.

In [Sta91], Seite 79 — Tabelle 3-C.1 sind die 512 reellwertigen Koeffizienten gegeben, die
mit dem Flussdiagramm aus Abbildung 4.2 die MPEG-1 Analyse-Filterbank bilden.
Abweichend davon wird die Filterbank, basierend auf der Herleitung aus Abschnitt 3.6,
realisiert. Die Prozedur ist identisch mit dem Flussdiagramm der MPEG-1 Variante.
Unterschiede konnen lediglich durch die Koeffizienten entstehen. Die Abweichungen
dieser sind in Abbildung 4.3 dargestellt. Dabei sind Spriinge in beiden Impulsantwor-
ten zu erkennen. Diese gehen aus der Herleitung der Filterbank hervor, wobei das
Argument Ej(—2z?M); eines jeden Polyphasenteilfilters, mit M=32 dazu fiihrt, dass al-
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le vierundsechzigsten Koeffizienten das Vorzeichen alterniert. Die Abweichungen sind
mit bis zu 6 - 10~* zwar prisent, jedoch vernachlissigbar.

BEGIN

¥

for i=511 downto 32 do
X[il=X[i-32]

Y

for i=31 downto O do
X[i]=next_input_audio_sample

[

Window by 512 Coefficients
Produce Vector Z

for i=0to 511 do Zi=Ci*Xi

Y

Partial Calculation

7
for i=0 do 63 do Yi = %zH 64
)=

'

Calculate 32 Samples by
Matrixing
63
for =0 do 31 do Si = ZM K * Yk
k=0

Y

Output 32 Subband
Samples

M

END

Abbildung 4.2.: Flussdiagramm des Entwurfs der MPEG-1 Analyse-Filterbank
[Sta91]
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Abbildung 4.3.: Vergleich der in [Sta9l] gegebenen Koeffizienten mit denen basie-
rend auf der Methodik aus Abschnitt 3.6 hergeleiteten Koeffizienten

Abbildung 4.4 a) zeigt noch einmal die Koeffizienten des verwendeten Prototypen ohne
alternieren des Vorzeichens jeder vierundsechzig Koeffizienten. Abbildung 4.4 b) stellt
den Amplitudengang dar. Unter anderem an der Sperrdampfung bei wg = 7/2M =
7/64 wird ersichtlich, warum gerade eine Ordnung von 511 gewahlt wurde. Mit tber
110 dB Dampfung wird sichergestellt, dass das Audiosignal eindeutig in die 32 einzel-
nen Teilbander zerlegt werden kann, ohne dass im Sperrbereich eines jeden Teilbands
noch Signalanteile vorhanden sind. Dies ist dadurch begriindet, dass das Audiosignal
durch einen 1=16 Bit Analog-Digital-Converter (ADC) linear quantisiert wird, woraus
ein maximaler Signal-Rauschabstand (engl. Signal-to-Noise Ratio (SNR)) von

3
SN Rape = 10 - logyg (222l> ~1,7746-1=97,8dB (4.4)

resultiert [Kam11].
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Abbildung 4.4.: Darstellung des verwendeten Filterbank Prototypen

Ein weiterer Grund fiir eine so hohe Ordnung des Prototypen ist, dass durch die Poly-
phasendekomposition in 2M = 64 Polyphasenteilfilter jedes Filter effektiv 512/64 = 8
Koeffizienten besitzt, woraus eine identische Laufzeit resultiert.

Die Polyphasenzerlegung bringt einen wichtigen Vorteil mit sich. Um den Rechenauf-
wand klein zu halten, kann eine Abtastraten-Reduktion durchgefithrt werden, da die
Teilfilter jeweils auf 22 arbeiten, vgl. hierzu Abbildung 3.16 fiir M=32. Eine maxi-
mal dezimierte Filterbank kann jedoch nicht erreicht werden, da das Prototypenfilter
auf wg = m/64 bandbegrenzt ist und bei einer Dezimation um 64 Alias entsteht. Eine
Dezimation um M=32 mindert jedoch den Rechenaufwand ebenso erheblich. Dabei
kann die Noble-Identity Nr. 1¥ ausgenutzt werden. Abbildung 4.5 a) zeigt das Block-
schaltbild fiir eine dezimierte Cosinus-modulierte Analyse-Filterbank. Abbildung 4.5
b) zeigt dabei eine Darstellung, die fiir die spétere Implementierungen anschaulicher

8Die Noble Identity Nr. 1 gibt an, dass eine Abtastratenreduktion um den Faktor M vor ein Filter
in 2™ geschaltet werden kann [Sau07].
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ist. Der mit der Abtastfrequenz rotierende Schalter bildet die Dezimation und deutet
auf die zur Zeit arbeitenden Polyphasenfilter hin.

E _ 2
o(-7") L X,(2)
— Xy(2)
El(—ZQ) —Xi(2)
e, —Xi(2) o [X®
E,(-#’)
> X3(z) X, (2)
Eyy(-2")
(a) Konventionelle Darstellung (b) Darstellung mit rotierendem Schalter

Abbildung 4.5.: Blockschaltbild der Cosinus-modulierten Analyse-Filterbank mit
Abwiértstastung

Die Amplitudengéange der Analyse-Filterbank sind in Abbildung 4.6 a) dargestellt. Die
Verzerrungsfunktion in Abbildung 4.6 b) kann fiir Audioanwendungen als konstant

angesehen werden. Abbildung 4.6 ¢) zeigt eine Unterdriickung des Aliasing um bis zu
55,5dB.
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Abbildung 4.6.: Simulationsergebnisse der M=32 Cosinus-modulierten Filterbank

4.2. Skalenfaktoren

Die Skalenfaktoren werden anhand von 12 Abtastwerte aus jedem der 32 Teilbander
gebildet. Dafiir wird das Betragsmaximum der 12 Abtastwerten gesucht. Der néchst-
grofBere Wert aus Tabelle 4.1 wird als Skalenfaktor zugewiesen. Dieser dient als Nor-
mierung der Teilbandabtastwerte fiir die Quantisierung. Da der Skalenfaktor immer
grofler als die 12 Teilbandabtastwerte ist, bleiben die Werte der Teilbander im Bereich
0 < X(i)/SCF(i) < 1. Die aufgelisteten Skalenfaktoren konnen wie folgt berechnet

werden:

SCF(d)

d
1
2. (32) ,d=0,1,2, ..., 62

(4.5)
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Damit der Decoder die Teilbander korrekt zusammensetzen kann, werden die Ska-
lenfaktoren jedes Teilbands benotigt. Diese miissen daher bei der Rahmenbildung im
Header mit aufgefithrt werden.

SCF d SCF d SCF
2.00000000000000 | 21  0.01562500000000 | 42 0.00012207031250
1.58740105196820 | 22  0.01240157071850 | 43  0.00009688727124
1.25992104989487 | 23  0.00984313320230 | 44 0.00007689947814
1.00000000000000 | 24  0.00781250000000 | 45 0.00006103515625
0.79370052598410 | 25 0.00620078535925 | 46 0.00004844363562
0.62996052494744 | 26  0.00492156660115 | 47 0.00003844973907
0.50000000000000 | 27 0.00390625000000 | 48 0.00003051757813
0.39685026299205 | 28 0.00310039267963 | 49 0.00002422181781
0.31498026247372 | 29 0.00246078330058 | 50 0.00001922486954
0.25000000000000 | 30 0.00195312500000 | 51 0.00001525878906
10 0.19842513149602 | 31 0.00155019633981 | 52  0.00001211090890
11 0.15749013123686 | 32 0.00123039165029 | 53 0.00000961243477
12 0.12500000000000 | 33 0.00097656250000 | 54 0.00000762939453
13 0.09921256574801 | 34 0.00077509816991 | 55 0.00000605545445
14 0.07874506561843 | 35 0.00061519582514 | 56 0.00000480621738
15 0.06250000000000 | 36 0.00048828125000 | 57 0.00000381469727
16 0.04960628287401 | 37 0.00038754908495 | 58 0.00000302772723
17 0.03937253280921 | 38 0.00030759791257 | 59  0.00000240310869
18 0.03125000000000 | 39 0.00024414062500 | 60 0.00000190734863
19 0.02480314143700 | 40 0.00019377454248 | 61 0.00000151386361
20 0.01968626640461 | 41 0.00015379895629 | 62 0.00000120155435

© 0T W~ O

Tabelle 4.1.: Skalenfaktoren

4.3. FFT

Um die Kenntnisse von Zwicker fiir gehorgerechte Reduzierung der Bitrate anwen-
den zu konnen, bedarf es der Information des Leistungspegels. Dieser wird anhand
des Spektrums ermittelt. An dieser Stelle muss auf die Eigenschaft eines Audiosignals
eingegangen werden. Die diskrete Datenfolge x[n] geht aus dem analogen Audiosignal
hervor. Dieses ist aus Sicht der Informationstheorie ein Zufallssignal. Somit ist die zu
analysierende Datenfolge ebenso ein Zufallssignal bzw. ein stochastisches Signal. Von
diesem wird vorausgesetzt, dass es statistisch unabhéangig (unkorreliert) und gleichver-
teilt sei. Um eine Aussage iiber die spektrale Leistungsverteilung des Signals treffen
zu konnen, muss das Leistungsdichtespektrum (LDS) berechnet werden. Dieses er-
halt man allgemein durch die Wiener-Khintchine Beziehung, welche besagt, dass die
spektrale Leistungsdichte eines stationaren Zufallsprozesses die Fourier-Transformierte
der korrespondierenden Autokorrelationsfunktion (AKF) ist [Kam11]. Die AKF fiihrt
dazu, dass Signalanteile, die weniger eindeutig sind, kleiner gewichtet werden. Zu-
dem ist sie immer eine gerade Funktion, was bei der Fourier-Transformation, welche
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von einem periodischem Signal ausgeht, verfialschende Signalspriinge vermeidet. Dies
reduziert den ,Leck-Effekt“?. Anstatt die AKF zu berechnen ist in der Praxis die
Fenstermethode ein géngiges Verfahren [WS04]. Dazu wird die Datenfolge mit einer
Fenster-Funktion

Ty[n] = x[n] - wln] (4.6)

gewichtet, wodurch eine Ein- und Ausblendung der Datenfolge entsteht. Beim MPEG-
1 Standard kommt das Hann-Fenster

Whann[n] = 0,5 - <1 — cos(2 - N"1> L0<n<N, -1 (4.7)
zum Einsatz. Da der Layer I eine Frequenzauflosung von Npppr = 512 vorsieht,

besitzt das Fenster ebenso die Linge N,=512. Abbildung 4.7 a) zeigt das Hann-
Fenster im Vergleich mit einem Rechteck-Fenster. Abbildung 4.7 b) zeigt die Fourier-
transformierten Fenster. Das Hann-Fenster besitzt logarithmiert eine Grunddampfung
von 6 dB. Diese kann durch einen Vorfaktor von 2 im Zeitbereich herausgerechnet wer-
den.
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b) Fensterfunktionen im Frequenzbereich
\ \ \ \ \
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o
>
T
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k/FFT-Index —

Abbildung 4.7.: Vergleich einer Rechteck- mit einer Hann-Fensterfunktion

9Der Leck-Effekt beschreibt das Phinomen bei der Spektralanalyse, dass Frequenzanteile vorkom-
men, die bei einer theoretisch unendlich langen Beobachtungszeitfolge nicht enthalten sind. Dabei
ist die Auswirkung ein in gewissen Mafle verschmiertes Frequenzspektrum.
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Anschlieffend wird das LDS durch die DCT

Nprpr—1
X(k) = Z :c[n] 2 Whann [n] : €7j27mk/NDFT (48)
n=0

gebildet, mit 0 < k < (Nppr = 512). Fiir den Betrag gilt

X (k) = [X(K)] = X, (k) + X3, (k). (4.9)
Fiir weitere Berechnungen wird neben Gleichung 4.9 der Leistungspegel
Xap(k)/dB = 20 - logio (X (k)) (4.10)

verwendet. Das LDS beruht auf 512 Abtastwerten. Die vorher beschriebenen Skalen-
faktoren, welche aus der Filterbank hervorgehen, werden aus insgesamt 12-32=384
Abtastwerten ermittelt. Das folgend beschriebene psychoakustische Modell arbeitet
mit diesen Werten. Damit die Skalenfaktoren und das LDS Basis selber Abtastwerte
sind, bedarf es eines Overlapping der DFT von 128 Abtastwerten.

4.4. Psychoakustisches Modell

Das MPEG-1 Verfahren besitzt zwei unterschiedliche Modelle, die die in Kapitel 2 be-
schriebenen Maskierungseffekte ausnutzen. Fiir die Layer I und II wird das psychoakus-
tische Modell 1 verwendet, welches durch das Ablaufdiagramm in Abbildung 4.8 be-
schrieben wird. Es arbeitet mit dem LDS X (k) und den aus der Filterbank ermittelten
Skalenfakoren SC'F'(3).
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Skalenfaktor
Berechnung

SCL(i)
v

X(k) Psychoakustisches SMR(i)
N Modell

Dynamisch
Bitzuweisung

Kurzzeit- FET
1. Finde Maskierer
L,.(ton_ind) und L, (nton_ind)

2. Reduziere Maskierer und beachte
abs. Horschwelle Ly, (m,)

3. Bilde individuelle Mithérschwellen

4. Bilde globale Mithérschwelle Ly, (m)

5. Bilde min. Mithérschwelle Ly, . (i)

6. Ermittle SMR(i)

Abbildung 4.8.: Ablaufdiagramm des psychoakustischen Modells 1

Dabei werden die Werte der LUT!? aus Tabelle 4.4 verwendet. Diese beinhaltet unter
anderem die absolute Horschwelle Ly, (m), mit 0 < m < 102 Werten. Dabei basiert
der Index m auf einer reduzierten Anzahl der Nppr relevanten Indices k. Bezogen auf
die Spektrallinien des LDS resultiert eine Dezimation dieser, sodass die niederfrequen-
ten Anteile eine hohere Auflosung erhalten als hoherfrequente Anteile. Abbildung 4.9
veranschaulicht dies. Aufgrund von Symmetrieeigenschaften der DFT sind nur die
Spektrallinen an den Stellen 0 < k < (Nppr/2 = 256), von X (k), relevant. Das ISO
MPEG-1 Layer I mit einer Abtastrate von 48 kHz nutzt dabei einen Frequenzbereich
von 0Hz < f < 20250 Hz, da das menschliche Gehor Anteile dartiiber hinaus nicht
mehr wahrnimmt. Daraus folgt, dass nur Indices bis zu

20250 Hz

= —————.512=21 4.11
48000 Hz . 0 ( )

benotigt werden.

10Tn einer Lookup Tabelle (LUT) werden Werte zur Vermeidung aufwindiger Berechnungen statisch
definiert.
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SRR

0 1 2 3 1 5 50 51 52 3 54 55 . 100 101 102 103 104 105 .. 215 216 k —

Abbildung 4.9.: Schematische Darstellung des Zusammenhangs von Indices k£ und
m. Alle Funktionen in m beinhalten dabei eine zu hohen Frequenzen
hin schrittweise dezimierte Darstellung als Funktionen in k.

Index Index  Freq. z Lr, Index Index Freq. 7 Lr,

m k in Hz  in Bark in dB m k in Hz in Bark in dB
0 0 93,75 0,925 24,17 51 56 5250,00 18,823 1,06
1 1 187,50 1,842 13,87 52 58  5437,50 19,028 1,39
2 2 281,25 2,742 10,01 53 60  5625,00 19,226 1,66
3 3 375,00 3,618 7,94 54 62  5812,50 19,419 1,88
4 4 468,75 4,463 6,62 55 64  6000,00 19,606 2,08
5 5 562,50 5,272 5,70 56 66  6187,50 19,788 2,27
6 6 656,25 6,041 5,00 57 68  6375,00 19,964 2,46
7 7 750,00 6,770 4,45 58 70  6562,50 20,135 2,65
8 8 843,75 7,457 4,00 59 72 6750,00 20,300 2,86
9 9 937,50 8,103 3,61 60 74 693750 20,461 3,09
10 10 1031,25 8,708 3,26 61 76 712500 20,616 3,33
11 11 1125,00 9,275 2,93 62 78 731250 20,766 3,60
12 12 1218,75 9,805 2,63 63 80  7500,00 20,912 3,89
13 13 1312,50 10,301 2,32 64 82  7687,50 21,052 4,20
14 14 1406,25 10,765 2,02 65 84  7875,00 21,188 4,54
15 15 1500,00 11,199 1,71 66 86  8062,50 21,318 4,91
16 16 1593,75 11,606 1,38 67 88  8250,00 21,445 5,31
17 17 1687,50 11,988 1,04 68 90  8437,50 21,567 5,73
18 18 1781,25 12,347 0,67 69 92  8625,00 21,684 6,18
19 19 1875,00 12,684 0,29 70 94  8812,50 21,797 6,67
20 20 1968,75 13,002 -0,11 71 96  9000,00 21,906 7,19
21 21 2062,50 13,302 -0,54 72 100 9375,00 22,113 8,33
22 22 2156,25 13,586  -0,97 73 104  9750,00 22,304 9,63
23 23  2250,00 13,855 -1,43 74 108 10125,00 22,482 11,08
24 24 2343,75 14,111 -1,88 75 112 10500,00 22,646 12,71
25 25 243750 14,354 -2,34 76 116 10875,00 22,799 14,53
26 26 2531,25 14,585  -2,79 77 120 11250,00 22,941 16,54
27 27 2625,00 14,807 -3,22 78 124 11625,00 23,072 18,77
28 28 2718,75 15,018  -3,62 79 128 12000,00 23,195 21,23
29 29 2812,50 15,221 -3,98 80 132 12375,00 23,309 23,94
30 30 2906,25 15,415  -4,30 81 136 12750,00 23,415 26,90
31 31 3000,00 15,602 -4,57 82 140 13125,00 23,515 30,14
32 32 3093,75 15,783  -4,77 83 144 13500,00 23,607 33,67
33 33 3187,50 15,956  -4,91 84 148 13875,00 23,694 37,51
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34 34 3281,25 16,124  -4,98 85 152 14250,00 23,775 41,67
35 35 337500 16,287 -4,97 86 156 14625,00 23,852 46,17
36 36 346875 16,445  -4,90 87 160 15000,00 23,923 51,04
37 37 3562,50 16,598 -4,76 88 164 1537500 23,991 56,29
38 38 365625 16,746  -4,55 89 168 15750,00 24,054 61,94
39 39 3750,00 16,801  -4,29 90 172 16125,00 24,114 68,00
40 40 3843,75 17,032 -3,99 91 176 16500,00 24,171 68,00
41 41 393750 17,169 -3,64 92 180 1687500 24,224 68,00
42 42 403125 17,303 -3,26 93 184 17250,00 24,275 68,00
43 43 412500 17,434 -2,86 94 188 17625,00 24,322 68,00
44 44 421875 17,563 -2,45 95 192 18000,00 24,368 68,00
45 45 431250 17,688 -2,04 96 196 1837500 24,411 68,00

46 46 4406,25 17,811  -1,63 97 200 18750,00 24,452 68,00
47 47 4500,00 17,932 -1,24 98 204 19125,00 24,491 68,00
48 50 4687,50 18,166 -0,51 99 208 19500,00 24,528 68,00

49 52 4875,00 18,392 0,12 100 212 19875,00 24,564 68,00
a0 54 5062,50 18,611 0,64 101 216  20250,00 24,597 68,00

Tabelle 4.3.: Indices und korrespondierende Frequenzen sowie Werte der absoluten
Horschwelle und Tonheiten in Bark

Das Ergebnis des psychoakustischen Modells ist ein Signal-Mithorschwellenabstand
(engl. Signal-to-Mask Ratio (SMR)), welcher eine Grofe fir den Quanisierungsgrad
liefert. Abbildung 4.10 veranschaulicht das Verfahren anhand eines tonalen Schalls.
Tritt dieser maskierende Ton L, in einem Frequenzband auf, so besitzt er einen
mit bp;-Bit codierten SNR und bildet eine Mithorschwelle Ly, . Diese erstreckt
sich dabei auch iiber benachbarte Frequenzgruppen. Alle Schalle, die sich unterhalb
der Mithorschwelle befinden, kénnen vom menschlichen Gehor nicht erfasst werden.
Hieraus geht der Mithorschwellen-Rauschabstand (engl. Mask-to-Noise Ratio (MNR))
hervor, welcher vom SNR entlang der Mithorschwelle Lp,, verlauft. Der Signal-
Mithorschwellenabstand resultiert aus der Differenz von SNR und MNR. Dadurch
dass die Rauschgrenze angehoben wird bzw. Signale fiir das menschliche Gehor im
Rauschen untergehen, ist es nicht mehr nétig mit vollen bp;-Bit zu codieren und es
kann eine Bit-Reduktion stattfinden.
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Schalldruckpegel (dB)

SMR
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Abbildung 4.10.: Schematische Darstellung der simultanen Maskierung

Frequenzband

>

Frequenz
Benachbartes

Frequenz-
band

Das Psychoakustische Modell 1 ermittelt den SMR nicht direkt aus SNR und MNR,
sondern korrespondierend dazu aus der Differenz von Schalldruckpegel Lg (i) und einer
minimalen Mithorschwelle Lr, . (7) im Teilband 4. Die folgenden 6 Schritte erldutern,
wie das Modell anhand tonaler und rauschartiger Maskierer und dessen individueller
Mithorschwellen den Signal-Mithorschwellenabstand ermittelt.

1. Finde Maskierer:

Eine Spektrallinie von X (k) ist ein tonaler Maskierer, wenn

X(k) > X(k—1) und X(k) > X(k+1)

(4.12)

erfiillt ist. Dies kennzeichnet ein lokales Maximum. Des Weiteren muss ein Pegelab-
stand zu den direkt benachbarten Spektrallinien von

X(k)— X(k+j)>7dB

(4.13)



4. MPEG-1 Audio Codierung 64

erfiillt sein. Dabei gilt:

[—2; 2] fiir 2 <k <63
J=91=3-22;3 , fiir 63 < k < 127 (4.14)
[—6; —5; —4; —3; —2;2; 3;4;5;6] , fiir 127 < k < 250

Dabei kann es auch dazu kommen, dass kein tonaler Maskierer gefunden wird. Ist je-
doch mindestens einer vorhanden, so wird der Schalldruckpegel des ton_ind-ten Mas-
kierers an der Stelle k£ durch die Summe des entlogarithmierten Pegels sowie anhand
dessen direkt benachbarten gemafl

X (k—1) X

: X(k=1) *) X(ht1)
Ly (ton__ind) = 10 - logy, (10 0 4+10710 410" 10 ) (4.15)

gebildet. Im Gegensatz zu tonalen Maskierern kommt ein rauschartiger bzw. nicht
tonaler Maskierer in jedem Bark-Frequenzband vor. Dabei befinden sich diese an der
Stelle des geometrischen Mittels der Frequenzindices k im jeweiligen Frequenzband z
in Bark.
(HyBl k)m
J=tB
0; 1; 2; 3; 4; 5; 6; 8 9; 11; 13; 16; 18; ...

21; 25; 30; 36; 44; 51; 61; 73; 89; 107; 139; 183] (4.16)

>
I I

mit dem unteren Frequenzband-Index Iz und up fiir den gberen Frequenzband-Index.
Der Leistungspegel nicht-tonaler Maskierer an der Stelle k ergibt sich zu

up .
Ly (nton_ind) = 10 - logy, (Z 10X1(0J)> : (4.17)

Jj=lp

2. Reduziere Maskierer und beachte abs. Horschwelle:
Der néchste Schritt ist eine Reduzierung der Maskierer, wenn diese einen geringeren

Pegel als die absolute Hérschwelle Lz, (m) besitzen. Des Weiteren kann der schwéchere
zweier tonaler Maskierer wegfallen, wenn diese sich néher als Az = 0,5 Bark sind.

3. Bilde individuelle Mithorschwellen:
Die Mithorschwellen werden geméf

Lr,,, [2(3), 2(m)]/dB = Lim[2(5)] + avim[2(5)] + vr[2(5), 2(m)] (4.18)
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fir tonale Maskierer und
Lr,,,[2(j), 2(m)]/dB = Ly [2(5)] + avam[2(7)] + vy[2(5), 2(m)] (4.19)
fiir nicht-tonale Maskierer berechnet. Dabei ist
avy,/dB = —1,525 — 0.275 - z(j) — 4,5 (4.20)
der Maskierungsindex fiir tonale und
AUy /dB = —1,525 — 0,175 - z(j) — 0,5 (4.21)

der Maskierungsindex fiir nicht-tonale Maskierer. Dieser ist ein Barkband-abhéngiger
Offset des Leistungspegels. Die Maskierungsfunktion bzw. Mithoérschwelle bildet
vf[2(7), 2(m)], mit dem Frequenzgruppenabstand Az = z(m) — z(j), mit z in Bark.

17- (A2 + 1)+ (0,4 X[2(j)] +6) —3<Az< -1
: _ )04 X[z(j)] +6) - Az ,—1<A2<0
oslz(j), z(m)]/dB =y - ocarc1 4B

—(Az—1)-(17-015- X[2(j)]) =17 ,1<Az <8

Der Index j steht fiir die Stelle der Spektrallinie, an dem sich der Maskierer L,
oder L,,, befindet. Die Maskierungsfunktion vy beschreibt die Maskierung in der
Frequenzgruppe z(m) durch den Maskierer in der Frequenzgruppe z(j). Aus Glei-
chung 4.22 geht hervor, dass eine Mithorschwelle benachbarte Frequenzgruppen im
Bereich —3 < 2z < 7, demnach iiber 10 Bark, mit einbezieht.
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Die folgende Simulation veranschaulicht die Prozedur. Als Test-Signal wird eine Uber-
lagerung von drei Sinussignalen mit etwas Rauschen verwendet.

x(t) = sin(2m - 500 Hz - t)
+0,25-  sin(27 - 1500 Hz - ¢)
10,50-  sin(27 - 7500 Hz - 1)
+3-107% noise(t) (4.23)

Abbildung 4.11 a) zeigt das Zeitsignal x(t), Abbildung 4.11 b) das auf 96 dB normierte
LDS X (k) bzw. |X (e/271)].

a) Test-Signal
T

a(t)
T
|

15 | | | \ \
0 1 2 3 4 5 6

t/ms —

b) Spektrum des Test-Signals

k/FFT-Index —
32 64 9% 128 160 192 216
I I I

100 T T T

X(e”)|/dB

o \ I \ \ I I
18
f/kHz —

20.25

Abbildung 4.11.: Fir Simulationszwecke verwendetes Test-Signal

Aus dem Test-Signal konnen eindeutig drei tonale Maskierer ermittelt werden, wo-
von jeder eine Mithorschwelle bildet, vgl. Abbildung 4.12 a). Abbildung 4.12 b) zeigt
die Maskierer und Mithorschwellen der nicht-tonalen Anteile. Es wird deutlich, dass
tiefere Frequenzen eine hohere Auflosung besitzen. Dies ist der Einfluss der Frequenz-
gruppen. Abbildung 4.13 a) und b) zeigen die korrespondierende Skalierung tiber einer
Bark-Skala. Anhand der Frequenzgruppen ist der Bereich von 10 Bark zu erkennen,
iiber den sich eine Mithorschwelle erstreckt. Die obere und untere Flankensteilheit be-
sitzt Ahnlichkeit mit der von Zwicker aufgestellten Gleichung 2.6 und Gleichung 2.7
bzw. der Mithorschwellen in Abbildung 2.6 des vorangegangenen Kapitels 2 der Psy-
choakustik.
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a) Tonale Maskierer und Mithorschwellen k/ FFT-Index —
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Abbildung 4.12.: Maskierer und Mithorschwellen resultierend aus dem Test-Signal,
aufgetragen auf der Frequenz-Skala

a) Tonale Maskierer und Mithorschwellen
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X TM(f)
LTy (f)
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Abbildung 4.13.: Maskierer und Mithorschwellen resultierend aus dem Test-Signal,
aufgetragen auf der Bark-Skala
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4. Bilde globale Mithorschwelle:

Die globale Mithorschwelle bildet sich aus der Uberlagerung aller entlogarithmierten
tonalen und nicht-tonalen Mithorschwellen sowie der absoluten Horschwelle.

Lr,(m)/dB = 10-10g10< 10574 (m)

Tm
+ Z 1057tm [2(4),2(m)]
=1

Nm

j=1

dabei ist T,,, die Anzahl der tonalen und N,, die Anzahl der nicht-tonalen Maskierer.
Abbildung 4.14 zeigt die globale Mithorschwelle nach Gleichung 4.24, gebildet aus den
Mithorschwellen in Abbildung 4.12 bzw. Abbildung 4.13.

a) Abszisse in Hz k/ FFT-Index —
100 3‘2 6‘4 9‘6 1‘28 1‘50 1?2 216
— X ()l
Lr,(f)
- - -Lr,(f)
i _
o SR _
20 Il S | | | | I
3 6 9 12 15 18 2025
f/kHz —
b) Abszisse in Bark
— XNl
Lr,(f)
---Lz,(f)

Abbildung 4.14.: Globale Mithorschwelle Ly, (f) resultierend aus dem Test-Signal
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5. Bilde minimale Mithorschwelle:

Die minimale Mithorschwelle entspricht dem  kleinsten  Mithorschwellen-
Rauschabstand der globalen Mithérschwelle Ly, (m), welcher im Filterbank-Teilband
¢ vorkommt.

Ly, (i)/ dB = min | Ly, (m)] , mit 0 < m < 102 (4.25)

Hier muss eine Umrechnung bzw. Mapping der Indices m in die 32 Teilbédnder gesche-
hen.

6. Ermittle den Signal- Mithorschwellenabstand:

Der Signal-Mithorschwellenabstand ergibt sich schliellich zu

SMR(i)/dB = Lg(i) — L, (i), mit 0 < i < 32. (4.26)

m

Dabei ist der Schalldruckpegel geméafl
Ls(i)/ dB = max | Xyae(i), 20 - log,o(SCF (i) - 2%) — 10dB] (4.27)

aus dem Maximum der im Teilband ¢ vorkommenden Spektrallinien X,,,,(¢) und den
logarithmierten Skalenfaktoren SC'F(i) ermittelt. Das LDS X (k) ist dabei auf 96 dB
normiert, welches ungefdhr dem SNR fiir bg;;=16 Bit entspricht. Durch die Multipli-
kation von 2'° mit den Skalenfaktoren werden auch diese auf 96 dB normiert, da der
groBtmogliche Wert 2 ist (vgl. Tabelle 4.1 der Skalenfaktoren). Der Schalldruckpegel
L4(i) und die minimale Mithorschwelle Ly, . (i) des Test-Signals sind in Abbildung 4.15
a) tuber die 32 Teilbander dargestellt. Der nach Gleichung 4.26 berechnete Signal-
Mithorschwellenabstand ist in Abbildung 4.15 b) abgebildet. Unterschreitet dieser in
einem Teilband die Grenze von 0 dB, so bedeutet dies, dass die Mithorschwelle tiber
dem Schallpegel liegt. Schalle sind in diesem Bereich fiir unser Gehor weitestgehend
maskiert und daher wenig bis gar nicht hérbar. Demnach bedarf es auch nur wenig bis
gar keine Codierung bzw. Dateniibertragen dieser Signalanteile. Jene Teilbénder, die
einen SMR iiber 0 dB besitzen, werden am meisten Bits zugewiesen.
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a) Schalldruckpegel und minimale Mithorschwelle
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Abbildung 4.15.: Ermittlung des Signal- Mithérschwellenabstands aus Schalldruck-
pegel und minimaler Mithorschwelle

4.5. Dynamische Bitzuweisung

Die Bitzuweisung geschicht fiir jedes der 32 Teilbander. Wird die Bitanzahl gestei-
gert, so erhoht sich der MNR. Dies wird auch durch am Anfang des Kapitels aufge-
zeigte Abbildung 4.10 verdeutlicht. Wird bg;; um ein Bit inkrementiert, so wird der
Mithorschwellen-Rauschabstand grofier. Der MPEG-1 Standard erlaubt ein Maximum
von 15 Bit pro Teilband, woraus mit Gleichung 4.4 ein SNR von 92 dB resultiert. Wie
viel Bit schliellich fur ein Teilband zugewiesen wird, kennzeichnet BSPL(i) und muss
bei der Ubertragung in einem Rahmen hinterlegt sein. Hierfiir reicht eine 4 Bit Dar-
stellung aus. Tabelle 4.4 zeigt den erreichbaren SNR in Abhéngigkeit der Bitanzahl
sowie den 4-Bit Code BSPL. Wie viele Bits fiir einen Rahmen verfiighar sind, wird
durch die Bitrate bestimmt. Das Ablaufdiagramm fiir die Bitzuweisung ist in Abbil-
dung 4.16 dargestellt. Fiir die folgende Beschreibung wird von der Bitrate vg=192
kbps ausgegangen, welches einem Kompressionsgrad von 1:4 gleich kommt.
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Abbildung 4.16.: Ablaufdiagramm der dynamischen Bitzuweisung
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Zugewiesene BSPL

Bits Code SNR/dB
0 0000 0,00
2 0001 7,00
3 0010 16,00
4 0011 25,28
5) 0100 31,59
6 0101 37,75
7 0110 43,84
8 0111 49,89
9 1000 55,93

10 1001 61,96
11 1010 67,98
12 1011 74,01
13 1100 80,03
14 1101 86,05
15 1110 92,01

unzuldssig 1111

Tabelle 4.4.: Bitzuweisung

1. Berechne verfiigbare Bitanzahl pro Rahmen bei gewahlter
Bitrate:

Die gesamte verfiighbare Anzahl an Bits pro Rahmen ist gegeben durch

) 12-32-16 Bit | 48kHz - 16 Bit
cb/Bit = , mit cr = .
cr Up

(4.28)

Gleichung 4.28 ergibt sich aus den 32 Teilfilterbdndern mit je 12 Abtastwerten und
einer 16 Bit Auflosung, welche mit einem Kompressionsgrad von ¢r pro Frame codiert
werden sollen. Fiir vg = 192 kbps ergibt sich eine Rahmengrofie von cb = 1536 Bit.

2. Berechne MNR fiir jedes Teilband:

Um die maximale Bitanzahl bei gegebener Bitrate zuweisen zu konnen, wird der
Mithorschwellen-Rauschabstand

MNR(i) = SNR(i) — SMR(3) (4.29)

benotigt. Der Signal-Mithorschwellenabstand SMR(i) ist das Ergebnis des psy-
choakustischen Modells. Der SN R(i) entstammt aus der Tabelle 4.4. Dieser wird so
gewahlt, dass der Mithorschwellen-Rauschabstand, Gleichung 4.29, gréfler gleich Null
ist. Im néchsten Schritt beginnt ein iterativer Prozess. Dieser ermittelt die maximal
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mogliche Bitanzahl BSPL(i) pro Teilband, wodurch der M N R(i) bzgl. der Bitrate
dynamisch optimiert wird.

3. Solange noch Bits verfiigbar oder MNR in jedem Teilband
nicht maximal:

Die noch verfiighare Bitanzahl ist gegeben durch
adb/Bit = ¢b — (bn + bbal + banc), (4.30)

wobei bbal fir die mit 4-Bit codierte Bitanzahl BSPL(i) (aus Tabelle 4.4) der Bitzu-
weisung je Teilband steht. Dieser ist statisch und betrégt 4-32 = 128 Bit. banc ist eine
Bitanzahl pro Frame, welche fiir Zusatzinformationen reserviert ist. Diese ist optional
und wird zu Null angenommen. Die im laufenden Prozess zugewiesenen Bits sind mit
bn gekennzeichnet. Die Bitzuweisung ist beendet und die Prozess-Schleife wird verlas-
sen, falls in jedem Teilband der M N R(i) maximal ist (das bedeutet, es wurden 15 Bits
zugewiesen oder der SN R(7) ist maximal) oder die verfigbaren Bits, Gleichung 4.30,
sind weniger als (2 - 12 + 6) = 30. Dies ist die hochste Anzahl an Bits, die in einer
Prozess-Schleife zugewiesen werden konnen. Bei einer erstmaligen Zuweisung werden
2 Bit fir 12 Abtastwerte und 6 Bit fiir den zugehorigen Skalenfaktor vergeben.

4. Bestimmung des Teilbands mit minimalen MNR:

Zunachst wird das Teilband gesucht, welches den kleinsten Mithorschwellen-
Rauschabstand besitzt.

5. Erhohung der Bitanzahl BSPL fiir dieses Teilband:

Das gefundene Teilband erhélt die ndchsthohere Bitanzahl BSPL(i) und den néchst-
groferen SN R(i) nach Tabelle 4.4. Wurde in diesem Teilband erstmalig die Bitanzahl
erhoht, so wird der Skalenfaktor mit tibertragen. Dieser ist in Tabelle 4.1 gegeben. Fiir
eine effiziente Bitzuweisung reicht es aus, den Index d des Skalenfaktors zu tibertra-
gen. Bei 63 Werten geniigen demnach 6 Bit, was durch BSCF(i)=6 Bit gekennzeichnet
wird.
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6. Erneute Berechnung des MNR in diesem Teilband:

Nach Gleichung 4.29 wird der neue Mithorschwellen-Rauschabstand fiir dieses Teil-
band berechnet.

7. Berechnung der notwendigen Bitanzahl fiir alle Teilbander
und Bestimmung der noch verfiigbaren Bits:

Die notwendige bzw. bis zum aktuellen Zeitpunkt zugewiesene Bitanzahl ist durch

32—-1
bn= > BSCF(i)+ 12 BSPL(i) (4.31)

=0

gegeben. Fir jedes Teilband werden 12 Abtastwerte mit BSPL(i) Bit quantisiert,

dessen Skalenfaktor durch die Anzahl BSCF(i) in Bit beschrieben ist. Im néchsten
Schritt wird die Iterationsbedingung aus Punkt 3 geprift und ggf. die Bitzuweisung
fortgefiihrt.
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Zur Veranschaulichung wird die Bitzuweisung fiir das Test-Signal aus Abbildung 4.11
bzw. Gleichung 4.23 simuliert. Abbildung 4.17 a) zeigt dabei noch einmal den SM R(i).
Die rote Linie in Abbildung 4.17 b) zeigt die minimale Bitanzahl, die bei gegebenem
SM R(i) nétig ist. Die grine Linie zeigt die Bitanzahl nach der dynamischen Zuweisung
fir die Bitrate vp=192 kbps. In Abbildung 4.17 ¢) ist der korrespondierende M N R(1)
dargestellt.

a) Signal-Mithérschwellenabstand
0 ‘ ‘

SMR(k)/dB

30 \ \ \ \ \ I
0 5 10 15 20 25 30

k/Teilbinder —
b) Bitanzahl
I

BSPL(k)/Bit

10

min. Bilanzahl
Bitanzahl @ 192 kbps

[ ]

o N & o ©

15 20 25 30
k/Teilbander —

¢) Mithéorschwellen- Rauschabstand
40 ‘ ‘

MNR(k)/dB

MNR bei mi itanzahl
——— maz. mégl. MNR @ 192 kbps

| | |
20 25 30

15
k/Teilbander —

Abbildung 4.17.: Dynamische Bitzuweisung fiir das Test-Signal bei vp=192 kbps

Die Teilbdnder mit einem SM R(i) grofier Null besitzen vor der Bitzuweisung den
kleinsten M N R(i) und erhalten die gréfite Anzahl der verfiigharen Bits. Das Ergebnis
zeigt einen iiber alle Frequenzteilbiander nahezu gleichméfiigen M N R(7). Tabelle 4.5
listet die vergebenen Bitanzahlen je Teilband i auf. Nach Gleichung 4.31 werden ins-
gesamt bn=1404 Bits zugewiesen. Mit bbal=128 Bit bleiben nach Gleichung 4.30 noch
adb=4 Bits iibrig. Fiir das gegebene Test-Signal ist nach dem psychoakustischen Mo-
dell 1 das Signal damit ausreichend codiert.
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ir0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
BSPL(i) |10 7 9 4 3 4 5 5 4 6 7 2 2 2 2 2
BSCF(i) 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6

i|16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31
BSPL(i) 2 2 2 2 2 2 2 2 2 0 2 2 2 0 2 2
BSCF(i) 6 6 6 6 6 6 6 6 6 0 6 6 6 0 6 6

Tabelle 4.5.: Zugewiesene Bits fiir die 32 Teilbander (Simulation)

4.6. Quantisierung

In diesem Abschnitt wird erlautert, wie die 12 mal 32 Teilbandabtastwerte der Analyse-
Filterbank anhand der Daten aus der dynamischen Bitzuweisung (BSPL(i)) quanti-
siert werden. Dies fiihrt unweigerlich zu Verlusten, weshalb auch von einer verlust-
behafteten Komprimierung gesprochen wird. Zum FEinsatz kommt eine Mid-Thread
Quantisierungskennlinie, welche durch ihren Nulldurchgang gekennzeichnet ist. Ist der
Betrag des Eingangswerts kleiner als 2-5PL() g0 bleibt das Ausgangssignal stets
Null. Im Gegensatz zur Mid-Rise Kennlinie, welche den Ubergangsbereich der Quan-
tisierungsstufe bei Null besitzt. Der Vorteil einer Mid-Thread Quantisierungskennlinie
ist die Vermeidung, dass bei Rauschen das Ausgangssignal zwischen den ersten Quan-
tisierungsstufen hin und her springt (granulares Rauschen) [Kamll]. Jedes der 12
Abtastwerte in einem Teilband X (i,s) wird durch den Skalenfaktor SCF(i) geteilt
und geméas [Str09]

[ X (i, 5)]

Xo(i,s) = sgn{X(i,s)} : {SCF(@) + ;J, mit 0 < s < 12 (4.32)

auf einen ganzzahligen Wertebereich von —(285PLO-1) < X (i, 5) < 2BSPLO-1
gebracht. Abbildung 4.18 zeigt die Quantisierungskennlinie fiir BSPL = 3 Bit.
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i ; i ; i ; i ; i i i
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
X(i,s)/SCF(i) —

Abbildung 4.18.: Kennlinie einer 3 Bit Quantisierung

4.7. Rahmenbildung

Der Audio-Rahmen, nach dem MPEG-1 Verfahren fiir alle drei Layer, ist in Abbil-
dung 4.19 dargestellt. In dieser Arbeit wird nur der griin-hinterlegte Teil verwendet,
da der Fokus bei den Nutzdaten liegt und weniger bei den Metadaten. Der aus 32
Bit bestehende Header besitzt bspw. Informationen zur Bitrate, zum Layer, ob der
Audiostream Copyrights unterliegt und einigen mehr. Unter anderem sind darunter
12 Bits zur Erkennung eines neuen Rahmens enthalten. Diese Synchronisationsfolge
wird benétigt, damit der Decoder den Beginn eines Rahmens ermitteln kann.

Header Fehlerpriifung ‘ Daten Zusatzinformation

Syne-Wort

Abbildung 4.19.: MPEG-1 Audio Rahmen (grin: genutzter Inhalt)

Die Anordnung des Datenfeldes zeigt Abbildung 4.20. Vorne an stehen die Bitanzahlen
BSPL jedes Teilband zu je 4 Bit. Im Anschluss folgen die Indices der Skalenfaktoren
BSCF mit je 6 Bit. Diese sind nur vorhanden fiir die Teilbdnder, die durch die Bit-
zuweisung codiert wurden (BSPL > 0). Darauf folgen die quantisierten Teilbandab-
tastwerte Xq(i, s).

BSCF Xa(i,s)

128129 ... max 1535

BSPL

012.. 127

Abbildung 4.20.: Anordnung des Datenfelds
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4.8. Decodierung

Der Decoder benétigt zunéchst die Information iiber die Bitanzahl BSPL(i) aus dem
Rahmen. Wenn ein Teilband codiert wurde (BSPL(i) > 0), wird im Anschluss der
Index fir den Skalenfaktor SC'F(i) dieses Teilbands ausgelesen. Darauf folgt die De-
quantisierung der Teilbandsignale X¢ (i, s).

Xoli,s) - SCF(i) , fir BSPL(i) > 0

433
0 , fiir BSPL(i) =0 (4.33)

XD(i,S) = {

Den letzten Schritt bildet die Signalsynthese. Die Rekonstruktion des Audiosignals &[n]
ergibt sich durch die Filterung der Teilbandabtastwerte mit der Synthese-Filterbank.
Abbildung 4.21 a) zeigt das korrespondierende Blockschaltbild mit Aufwértstastung
um M=32. Wie auch bei dem Blockschaltbild der Analyse-Filterbank (Abbildung 4.5
b)) zeigt Abbildung 4.21 b) eine fiir die Realisierung anschaulichere Darstellung mit
rotierendem Schalter. Die Koeffizienten der Polyphasenteilfilter Ejy_g3(—2?) entstam-
men ebenso dem Prototypenfilter Hy(z) aus Abbildung 4.4.

7 Eu('zg) 132 X,,(z)—- Eu('Z‘ )

X2

1 B(#) [
X,()— - (=] Xt — B
& & %
—{ 5. Pk
: L ; - - ;
Xy(2)—] ; s Xy (2)— C+) I
— Eu(-2) X(z)
(a) Konventionelle Darstellung (b) Darstellung mit rotierendem Schalter

Abbildung 4.21.: Blockschaltbild der Cosinus-modulierten Synthese-Filterbank mit
Aufwartstastung

Das Konzept des MPEG-1 Audio Layer I Verfahrens ist abgeschlossen. Bevor die Ent-
wicklung auf der Hardwareplattform geschieht, werden einige Simulationen durch-
gefithrt, welche spéter mit den Messergebnissen der Hardwarerealisierung verglichen
werden.
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4.9. Simulationsergebnisse

Fir die Beurteilung des Kompressionsverfahrens und der Analyse unterschiedlicher
Bitraten sollen Spektrogramme!® dienen. Zum Einsatz kommen drei unterschiedliche
Musikstiicke, die in Tabelle 4.6 aufgelistet sind. Dabei wurden verschiedene Musik-
richtungen gewéhlt. Fiir eine frequenz-selektive Analyse dient zusatzlich ein Wobbel-
signal.

Interpret Musikstiick Musikrichtung | zeitl. Pos. | Bezeichnung
J. Brahms | Serenades No. 1,
(Dirigent: R. Chailly) D-Dur, op. 11 Klassik | 9:46-10:36 Bra
Johnossi Roscoe | Alternativ-Rock | 1:41-2:35 Joh
P. Kalkbrenner Sky and Sand Elektromusik | 0:44-1:45 Kal
weitere Audiosignale fiir Testzwecke
Wobbelsignal (Sweep) ‘ 20 Hz...20 kHz ‘ Testsignal ‘ 0:00-0:10 ‘ Swe

Tabelle 4.6.: Verwendete Musikstiicke fiir Messungen und Hortests. Neben dem Na-
men der Stiicke sind Interpret (ggf. Dirigent), Musikrichtung und die
zeitliche Position eingetragen. Die Musikstiicke sind durch die Notation
SBezeichnung gokennzeichnet.

4.9.1. Spektrogramme

Fiir die Berechnung der Spektrogramme wird eine 512-Punkte FFT mit einem Overlap
von 50 % sowie einem Hamming Fenster verwendet. Der betrachtete Frequenzbereich
erstreckt sich von 0...20 kHz. Dargestellt wird das Spektrogramm des Musikstiicks/Si-
gnals SBezeichnung gls a) original, b) komprimiert und c¢) Differenz. Dabei werden die
Kompressionsgrade 1:12 und 1:2 bzw. die Bitraten vg = 64 kbps und vp = 384 kbps
betrachtet. Ein Vergleich weiterer Bitraten ist im Anhang B gegeben. Abbildung 4.23
zeigt das Wobbelsignal S5*¢ bei vp = 384 kbps und Abbildung 4.22 zeigt das Wobbel-
signal S5 bei vg = 64 kbps. Alle Signalanteile werden iiber den Frequenzbereich
bei beiden Bitraten klar rekonstruiert. Dabei zeigt vg = 64 kbps wie zu erwarten eine
starkere Differenz zwischen Original- und Komprimiertem-Spektrogramm. Aufféllig ist
das bessere Ergebnis bei tieferen als bei hoheren Frequenzen. Dies ist der Einfluss der
Bark-Frequenzgruppen nach Zwicker, wonach tiefere Frequenzen fiir das menschliche
Gehor besser wahrgenommen werden konnen als hohere Frequenzen und somit auch
feiner codiert werden miissen.

"UEin Spektrogramm ist die Darstellung eines zeitvarianten Leistungsdichtespektrums. Abgebildet
wird es in einem Zeit-Frequenz-Diagramm, wobei die Leistung eine farbliche Skalierung besitzt.
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a) Original a) Original

L/dB

t/s

12 14 16 18 20 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
f/kHz —

b) Komprimiert

10
f/kHz —
b) Komprimiert

t/s
1/dB

12 14 16 18 20 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
F/kHz
¢) Differenz

10
F/kHz
¢) Differenz

t/s

L/dB

Abbildung 4.22.: Spektrogramme S°*¢ Abbildung 4.23.: Spektrogramme S°%¢
mit vg = 64 kbps mit vp = 384 kbps
(Simulation) (Simulation)

Die Abbildung 4.25 und Abbildung 4.24 zeigen die Ergebnisse fiir das Musikstiick
SPra. Obwohl sich Musik wie ein Tiefpasssignal verhélt (stirkere Signalleistung bei
niedrigeren Frequenzen), erstrecken sich Frequenzanteile von SP7® bis 20 kHz. Bei
dem originalen und dem komprimierten Spektrogramm sind bei v = 384 kbps mit
blolem Auge keine Unterschiede zu erkennen. Nur die Differenz zeigt eine scheinbar
zufillige Reduktion der Signalanteile. Bei vg = 64 kbps sind die hohen Frequenzen
deutlich vermindert, was aus der schwachen Signalleistung und dem Mangel an Bits
pro Rahmen resultiert.
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a) Original

asf
a0
asfé
sof

251

tfs

20f
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b) Komprimiert
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8
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Abbildung 4.24.: Spektrogramme S5
mit vg = 64 kbps
(Simulation)

L/dB

Gk

1/dB

L/aB

a) Original

10 42 20
f/kHz —

b) Komprimiert

Abbildung 4.25.: Spektrogramme S5
mit vg = 384 kbps
(Simulation)

L/dB

L/dB

L/aB

Den Abbildungen 4.25 und 4.24 sind die Ergebnisse fiir das Musikstiick S7°* zu ent-
nehmen. Hier handelt es sich um ein Alternative-Rock Lied mit starkem Einfluss einer
elektrischen Gitarre. Diese erzeugt deutlich mehr Spektralanteile bei héheren Frequen-
zen als das vorige Musikstiick. Dementsprechend werden diese bei vg = 64 kbps so
gut wie gar nicht mehr codiert. Hier sollten dem Hérer die grofiten Unterschiede auf-

fallen.
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Abbildung 4.26.: Spektrogramme S/°* Abbildung 4.27.: Spektrogramme S7°"

mit vg = 64 kbps mit vg = 384 kbps
(Simulation) (Simulation)

Das letzte Musikstiick ist aus dem Bereich der Elektromusik. Anhand der original
Spektrogrammen aus Abbildung 4.29 und Abbildung 4.28 ist zu erkennen, dass dieses
weniger Bandbreite einnimmt. Hohe Frequenzen kommen so gut wie gar nicht vor.
Lediglich in den ersten 30 Sekunden sind einige breitbandigere Signale wahrzunehmen.
Sie entstammen aus einem Sprechgesang mit verstarkten Hohen. Diese werden bei

vp = 64 kbps weniger codiert woraus starkere Verluste resultieren.
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a) Original a) Original
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Abbildung 4.28.: Spektrogramme S¥% Abbildung 4.29.: Spektrogramme SK®
mit vg = 64 kbps mit vp = 384 kbps
(Simulation) (Simulation)



5. Implementierung

Dieses Kapitel zeigt die hardwarenahe Implementierung des in Kapitel 4 (MPEG-
1 Audio Codierung) entwickelten und simulierten MPEG-1 Verfahrens. Dabei kom-
men zwei Boards zum Einsatz, eins als Encoder und eins als Decoder. Die Moglich-
keit das gesamte System auf nur einem Board durchzufithren wird ebenso gepriift.
Hierbei muss jedoch damit gerechnet werden, dass die Echtzeit-Bedingung nicht ein-
gehalten werden kann, da der Rechenaufwand mit der Bitrate steigt. Da Hardware
der Firma Texas Instruments verwendet wird, kommt als Entwicklungsumgebung Co-
de Composer Studio Version 5.4 zum Finsatz. Diese bietet entsprechende Hardware-
Programmoptimierungen durch dessen Compiler an. Bei den implementierten Berech-
nungen wurde stets die hochste Optimierungsstufe 3 (-O3) genutzt.

5.1. Verwendete Hardware

Die Implementierung wird auf dem Enwicklungsboard TMS320C6713 DSP Starter Kit
(DSK) durchgefiihrt, welches in Abbildung 5.1 dargestellt ist. Auf diesem Board ist
der DSP TMS320C6713B von Texas Instruments vorhanden. Dieser ist ein Floating-
Point Prozessor mit acht parallelen Recheneinheiten und drei Pipeline-Stages. Bei
einer Taktfrequenz von 225 MHz erreicht der C6713 bis zu 1350 Mega-Floating Point
Operationen pro Sekunde (FLOPS). Damit bewegt sich dieser im unteren Mittelfeld.
Zum Vergleich besitzt beispielsweise der aktuellere C6678 Prozessor bereits 160 Giga-
FLOPS bei 1,25 GHz'2.

12Gtand: Juni 2015, Quelle: www.ti.com
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Abbildung 5.1.: Entwicklungsboard C6713 DSK der Firma Spectrum Digital

Abbildung 5.2 zeigt das Blockschaltbild des DSPs. Von besonderer Bedeutung ist der
Multichannel Buffered Serial Port (McBSP) und der Enhanced Direct Memory Access
(EDMA) Controller. Eine Schnittstelle zwischen digitaler und analoger Audiosignale
liefert das DSK-Board mit dem on-board AIC23-Codec. Dieser Audio-Codec beinhal-
tet Sigma-Delta Wandler, durch eine Initialisierung abgeglichene Offset-Verstérker und
digital realisierte Anti-Aliasing- sowie Interpolations-Filter. Die digitalisierten Audi-
odaten werden vom AIC23-Codec mittels Serial Peripheral Interface (SPI) an den DSP
internen McBSP iibertragen. Durch das External Memory Interface (EMIF) des DSPs
ist eine 32 Bit-breite Kommunikation mit der auf dem Board vorhandenen Peripherie
méglich. Der on-board CPLD'® dient als externe Glue-Logic!4. Uber diesen wird ein
Multiplexer angesteuert, welcher die beiden McBSPs entweder auf den AIC23-Codec
oder auf die Pins der Steckerleiste J3 fiir externe Kommunikation des Boards routet.

13Ein CPLD (Complex Programmable Logic Device) ist ein programmierbarer Logik-Baustein.
Eine Glue Logic dient zur Verbindung inkompatibler Hardwarebausteine.
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Abbildung 5.2.: Blockschaltbild des TMS320C6713B [Tex06¢]

5.2. Dateniibertragung

Fiir die Ubertragung des komprimierten Audiostreams zwischen den beiden Boards
wird das SPI-Protokoll verwendet. Dies ist ein vier-Leiter-Bus mit Master-Slave Prin-
zip, welcher durch den McBSP realisiert wird. Abbildung 5.3 zeigt die vier Signal-
leitungen zwischen Master und Slave sowie die zeitliche Darstellung der Signale. Es
wurde der Clock-Mode 3 der vier moglichen SPI-Modes gewéhlt. Dieser Mode be-
deutet, dass die gesendeten Datenbits DX und das Taktsignal CLKX wéhrend einer
inaktiven Zeit einen High-Pegel besitzen. Bei aktiver Phase iibermittelt der McBSP
Daten mit steigender Flanke des Taktsignals und empféangt Daten bei fallender Flan-
ke. Das Empfangen der Daten wird nicht verwendet. Eine aktive Phase wird mit dem
Frame-Select Signal FISX eingeleitet und bleibt in diesem Fall fiir eine Dauer von 32

Taktsignalen aktiv.



5. Implementierung 87

Encoder (Master) Decoder (Slave)
CLKX » SCK
DX » MOSI
pR+— MISO
FSX » SS

(a) Blockschaltbild — Signal MISO/DR wird nicht verwendet

| Trsx |
| |
FSX /55 | | |
TCLKX
DX / MOSI \ 32 Datenbits /

(b) Zeitliche Darstellung der Bussignale
Abbildung 5.3.: Darstellung des SPI-Bus

Die Frequenz des Signals CLKX ergibt sich zu

P _ Fepu/2
CLEX = CLKGDV + 1’

wobei CLKGDV = 0...255 der 8-Bit Taktteiler des McBSP-Sample Rate Generator
Registers (SRGR) représentiert. Die Taktperiode des Signals FSX ergibt sich aus
ganzzahlig-vielfachem von Torxxy = 1/Forgx zu

(5.1)

Trsx = (FPER +1) - Topkx, (5.2)

mit dem 12 Bit Faktor FPER = 0...4095 des SRG Registers. Mit den durch die
einstellbaren Werte moglichen Taktraten/-Frequenzen entsteht ein Problem, welches
folgend erlautert wird.

Der Encoder DSP bekommt Abtastwerte vom AIC23-Codec mit der von einem Quarz
generierten Frequenz von 48 kHz. Fir die Verarbeitung werden 384 Abtastwerte ge-
puffert, woraus eine Updaterate von

TUpdate = ———=8ms = TEZ (53)
resultiert. Diese Updaterate kennzeichnet ebenso die Grenze fiir die Echtzeitbedingung

Trz. Das Senden des Encoders muss bei jeder Bitrate bzw. jedem Kompressionsgrad
8 ms betragen. Abbildung 5.4 verdeutlicht dies.
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Abbildung 5.4.: Darstellung der Blockdauer von 8 ms bei unterschiedlichen Bitra-
ten/Kompressionsfaktoren

Die Ubertragungsraten, die der MPEG-1 Encoder realisieren soll, sind mit dem gege-
benen Systemtakt von Fopy = 225 MHz und den Gleichungen 5.1 und 5.2 jedoch nicht
realisierbar. Es wiirde zu Asynchronitat zwischen den empfangenen Abtastwerten und
gesendeten Bits kommen. Synchronitat kann nur erreicht werden, wenn der Takt des
AIC23-Codecs fiir die SPI zwischen beiden DSPs verwendet wird. Abbildung 5.5 zeigt
das Blockschaltbild beider DSK-Boards mit interner Beschaltung zwischen AIC23-
Codecs und der DSP-Peripherie.

L DSK-Board 1! [ DSK-Board 2 |
| AIC23-Codec | | AIC23-Codec L
| Fpypx = 12MHz | | Fypx =12MHz ]
| Frgye = 48kHz Eingelotete | | Fg =48kHz R|
|R Verbindungen | | |
| o =9 |
I g | I glg|Z |
e E | I N I
| B | J3 |
I o I |
| | | c |
| McBSP1 McBSPO | | McBSP0O McBSP1 |
I | | |
Ry ot E ! o | |
[ — | CLKx- ; |
EDMA Conroller — N | EDMA Conroller
| SX- |
A=
o
| 11 — T P JL |
| | I |
I MPEG-1 Encoder | | MPEG-1 Decoder |
| c | | |
: DSP C6713 Fopy =225MH: '—JI—G'A\'D l {0 | DSP C6713 Fopy =225MHz :
| | | |
L\ - - 4 L - - - - - |

Abbildung 5.5.: Blockschaltbild der DSK-Boards und Beschaltung der AIC23-
Codecs mit dem DSP
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Der AIC23-Codec des DSK-Board 1 sendet Abtastwerte im 32 Bit Rahmen mit
Forxx =12 MHz und Fpsx = 1/Trsx = 48 kHz an den McBSP1. Dabei stehen die
niederwertigeren 16 Bit fiir den linken und die héherwertigeren 16 Bit fiir den rechten
Kanal. Durch das Bit CLKSM des McBSP0-Sample Rate Generator Register (SRGR)
und das Bit FSXM des McBSPO-Pin Control Register (PCR) kénnen die SPI-Signale
CLKX und FSX als Eingange definiert werden. Diese werden mit den SPI-Signalen
vom AIC23-Codec verbunden (rote Verbindungen in Abbildung 5.5). Der SPI-Slave,
das DSK-Board 2, wird durch den McBSPO realisiert. Der McBSP1 des Decoder-DSPs
iibermittelt die rekonstruierten Abtastwerte an den AIC23-Codec. Theoretisch betragt
die Ubertagungsrate bei dieser Losung statisch vp = 12 Mbps. Die effektive Bitrate
wird jedoch nur durch den Encoder-Prozess mit der dynamischen Bitzuweisung be-
stimmt. Alles dariiber hinaus ist redundant. Zudem besteht der Schwerpunkt dieser
Arbeit darin Audiosignale in Echtzeit zu komprimieren und dabei die Rechenarbeit
auf einen Encoder und einem Decoder aufzuteilen.

Welche Funktionalitét noch nicht erwahnt wurde, ist die Signalisierung, wann die Da-
ten vom McBSP bereit stehen und verarbeitet werden konnen. Genauso muss eine Si-
gnalisierung erfolgen, wann die Daten vollstdndig durch den McBSP gesendet wurden
und aktualisiert werden miissen. Hierfiir existieren zwei Methoden. Eine Moglichkeit
ist es, einen Interrupt vom CPU erzeugen zu lassen. Dies hat den Nachteil, dass die Be-
arbeitung des Hauptprogramms bei jedem Datentransfer unterbrochen wird. Die zwei-
te Moglichkeit, welche realisiert wird, bietet die Verwendung des EDMA-Controllers.
Dieser speichert die abgehenden und ankommenden Daten der McBSPs vollstandig
nebenldufig im Speicher zwischen. Die CPU erhalt vom EDMA-Controller dann einen
Interrupt, wenn ein ganzer Block an Daten vollstdndig transferiert und im Speicher
zur Verfliigung steht. Damit wird wichtige Rechenzeit gespart. Abbildung 5.6 zeigt
das Prinzip-Flussdiagramm des Encoders unter Verwendung des EDMA-Controllers.
Dabei betragt der Datentransfer fiir beide McBSPs Blockweise 384 Werte, zu je 32
Bit.
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Abbildung 5.6.: Flussdiagramm des Encoders unter Verwendung des EDMA-
Controllers. Der Encoder-Vorgang (farblich gekennzeichnet) wird
im Abschnitt 5.4 detailliert dargestellt.

Abbildung 5.7 und Abbildung 5.8 zeigen die gemessenen SPI-Bussignale zwischen den
DSK-Boards. Wie erlautert, stammen die Signale FSX (CH1) und CLKX (CH2) vom

AIC23-Codec.
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Abbildung 5.7.: Messung des SPI Bus (Messdauer von zwei FSX Signalen)
CHI1: FSX, CH2: CLKX, CH3: DX
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Abbildung 5.8.: Messung des SPI Bus (Messdauer eines FSX Signals)
CH1: FSX, CH2: CLKX, CH3: DX

5.3. Filterbank

Da die Grundlagen der Filterbank (Abschnitt 3.6) sowie die Implementierungsdarstel-
lung (Abbildung 4.5 b) und Abbildung 4.21 b)) bereits vorgestellt wurden, folgen in
diesem Unterkapitel Messungen an der implementierten Filterbank. Die Realisierung
in C ist dem Datentréiger beigefiigt (Anhang C). Im Folgenden wird der Amplituden-
gang der Analyse-Filterbank gemessen. Eine géingige Methode ist die Messung iiber
den AIC23-Codec des DSK-Boards mit einem Audioanalysator. Die hohe Sperrdamp-
fung (~ 110 dB vgl. Abbildung 4.6 a) aus Abschnitt 4.1) der Filterbank tbersteigt
jedoch die mogliche Auflosung der auf dem DSK-Board vorhandenen 16 Bit Wand-
ler. Eine Alternative bietet die direkte Auswertung der Filterbankdaten durch den
McBSP. Hierfiir werden die McBSP-Signale statt zum AIC23-Codec auf die Stecker-
leiste J3 geroutet, auf welche ein Adapterboard gesteckt wird, vgl. Abbildung 5.9. Auf
dem Audioanalysator ist eine Setup-Datei gegeben, die eine 32-Bit Messung iiber 1255
durchfiihrt. Die McBSPs sind ebenso fiir ein 32-Bit 12S-Protokoll konfiguriert.

15128 steht fiir Inter-IC Sound und ist ein Vollduplex Bus-Protokoll zum Austausch von digitalen
Daten zwischen zwei Geréaten.
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Abbildung 5.9.: DSK-Board mit aufgestecktem Adapterboard des IT-Labors an der
HAW zur Messung eines Amplitudengangs mit 32 Bit Auflosung
iiber IS

Die gemessenen Amplitudengéinge der unteren 16 Analyseteilbédnder ist in Abbil-
dung 5.10 dargestellt. Die Messung der oberen 16 Teilbdnder zeigt Abbildung 5.11.
Diese stimmen mit den simulierten Amplitudengéngen in Abbildung 4.6 a) aus Ab-
schnitt 4.1 gut iiberein. Auch die Sperrdampfung von ungefihr 110 dB werden er-
reicht.



5. Implementierung 93

o | N

N . N .
O A A A A A A A
Y ImEN

-40

—
—

[ 1

Funct Ch1/ dBFS

———
——

——

— I N
- |

-80

|
-60 J
|
|
|

|
|
|
|
|

-100 '
‘
MR .w& WA N WYAATAYAT)
0 2k 10K 12K
Scan |0 latz0 FrequencyIHz

Abbildung 5.10.: Amplitudengénge der gemessenen unteren 16 Teilbander
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Abbildung 5.11.: Amplitudengénge der gemessenen oberen 16 Teilbédnder
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Als néchstes wird die Verzerrungsfunktion Fy(e’*), welche die gesamt-
Ubertragungsfunktion der Filterbank darstellt, gemessen. Hierfiir wird der Analyse-
Filterbank die Synthese-Filterbank nachgeschaltet. Diese Messung wird iiber den
AIC23-Codec durchgefithrt und ist ebenso dem Datentréger beigefiigt. Das Ergebnis
ist in Abbildung 5.12 dargestellt. Ein Vergleich mit der simulierten Verzerrungsfunk-
tion in Abbildung 4.6 b) zeigt kleine Unterschiede. Neben einer Welligkeit ist ein
Abknicken der gemessenen Verzerrungsfunktion bei 20 kHz erkennbar. Dies resultiert
aus dem Ubertragungsverhalten des DSK-Boards, welches durch das Anti-Aliasing-
und Interpolations-Filter des AIC23-Codecs mit dem der Filterbank tiberlagert. Mit
einem Ausschlag von 0,086 dB spielt dies jedoch keine signifikante Rolle.

av[ooes

Funct Ch1 ! dBr

-0.075 \

-0.1
2.5k 8k 7.5k 10k 12.5k 15k 17 .5k 20k 22 5k
gcanl0 = of Frequency /| Hz

Abbildung 5.12.: Gemessene Verzerrungsfunktion der Filterbank
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5.4. Audio Encoder

Der Encoder und dessen Methodik wurden in Kapitel 4 erlautert. In diesem Unter-
kapitel wird die auf der Simulation basierende Realisierung auf dem DSP vorgestellt.

Das entwickelte CCS-Projekt ist dem Datentrager
im Anhang beigefiigt. Die implementierte Abfolge
der Encoder-Teilaufgaben zeigt Abbildung 5.13. Die
Analyse-Filterbank wurde bereits im vorigen Ab-
schnitt gezeigt. Das Betragsspektrum basiert auf
dem Radix 2 Algorithmus. Dies ist ein mathema-
tisches Losungsverfahren fiir die FFT. Die 2 kenn-
zeichnet dabei, dass die Anzahl der Eingangswerte
einer Potenz der Basis 2 entsprechen, welches mit
einer Lange von Nppr=512 erreicht wird. Ein in
Assembler-optimierter Algorithmus fiir eine kom-
plexe Floating-Point Radix 2 FFT ist durch Te-
xas Instruments entwickelt worden. Diese ist in
[CR10, S. 295 ff] beschrieben und wird in dieser Ar-
beit verwendet. Den Betrag des komplex-wertigen
Spektrums erhélt man durch Gleichung 4.9. Eine
Messung fir Ngpr/2=256 Betragsbildungen hat ei-
ne Rechendauer von Tlys_ =319 us ergeben. Diese
konventionelle Methode kann fiir eine Einhaltung
der Echtzeitbedingung kritisch sein. In [Int15] ist
eine Methode gegeben, die deutlich rechen effizien-
ter arbeitet. Dabei wird der Betrag durch

(X (R)| = o max ([Re{X(k)}], [Tm{X(k)}])
+ - min ([Re{X(F)}], Im{X(k)}[)(54)

approximiert. Dabei gilt fiir die Konstanten

a = 0,960433870103 und 3 = 0, 397824734759. Die-
se Werte entstammen aus der Tabelle in [Int15] und
ergeben fir die Approximation die kleinste Fehler-
leistung. Mit T4ps— 4=5,7 us wurde somit fast

Encoder Start
Berechne Analyse-Filterbank
Berechnung des Betragsspektrums

Ermitteln der Skalenfaktoren

|

‘Berechnung des Schalldruckpegels in
jedem Filterteilband

}

Finde Maskierer und reduziere
diese wenn maglich

}

Bilde individuelle
Mithorschwellen

Bilde globale Mithérschwelle
. Bilde minimale Mithérschwelle

Fiir jedes Filterteilband

Berechne Signal-
Mithérschwellenabstand

Dynamische
Bitzuweisung

Quantisierung

|

Rahmenbildung

l

Ende

1/60 der Rechenzeit eingespart. Abbildung 5.13.: Flussdiagramm

des Encoders

Der néachste Schritt ist die Berechnung des Leistungspegels und die Normierung auf
96 dB. Da im Folgenden auch mit entlogarithmierten Leistungspegeln gerechnet wird,
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wird der Betrag auf den entlogarithmierten Wert von 96 dB normiert

X(k 96 dB
X (k)] = |X( 105, (5.5)

Den Leistungspegel des Betrags erhélt man mit Gleichung 4.10. Es zeigte sich, dass eine
Berechnung von 256 Logarithmen 77,4, c=1,66 ms dauert. Dies ist ebenso kritisch fiir
die Echtzeit. In [Int15] ist auch fir Logarithmierungen eine rechen effizientere Losung
gegeben. Hierfiir bedarf es an der Kenntnis iiber die DSP-Darstellungsform einer Zahl
im 32-Bit Floating-Point Format mit Single-Prézision. Dabei setzt sich die Zahl X wie
folgt zusammen [Tex06d]:

X = (=1)¥ereichen 11 Mantisse - 2Pxponent=127 (5.6)

Abbildung 5.14 zeigt die 32-Bit Anordnung des Vorzeichen, des Exponents und der
Mantisse.

31 30 23 22 0

Abbildung 5.14.: Darstellung der 32-Bit Single-Prézision, [Tex06d, S. 71]
s=Vorzeichen, e=Exponent, f=Mantisse

Die Logarithmierung wird zunéchst zur Basis 2 durchgefiihrt. Dabei spielt das Vorzei-
chen durch die Betragsbildung keine Rolle mehr.

log,(X) = log,(Mantisse) + (Exponent — 127) - log,(2) (5.7)

Geht man von einem moglichen Wertebereich 1 < Mantisse < 2 aus, kann man den
Logarithmus dieser Werte durch eine LUT realisieren. Je grofler die Tabelle ausfillt,
desto genauer ist das Ergebnis. Den Leistungspegel erhélt man schliellich durch

I 2
20 - log,o(X) = 20- l(;gglo((2)> - [LUT [Mantisse| + (Exponent — 127) - log,(2)]
2

20 -log,(X) = C-[LUT [Mantisse] + (Exponent — 127) - log,(2)], (5.8)

wobei C'= 8,685889638 und log,(2) als Konstanten implementiert werden. Die reali-
sierte C-Routine ist in Listing 5.1 dargestellt. Dabei wurde eine LUT mit 1000 Werten
verwendet. Mit dieser Methode dauert die Berechnung nur noch T7,,-4=14,32 ps.
Dies entspricht weniger als dem 1/120 der Rechenzeit gegeniiber der konventionellen
Methode.
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breaklines

#include "init.h" // variables initialisation

void calc_mag trick(void){
/* local wvariables x/
short i_ for=0;
float mantissa_ X, log_mantissa_X;
short exponent_ X;
int INT X;

for (i_for=0;i for<NFFT/2;i for++){

INT X=(x(int*)&X[i_for]); // cast to int
exponent X=((INT_X & 0x7f800000)>>23); // get exponent
mantissa_ X=(INT_X & 0x007fffff)/8388608.0; // get mantissa
log mantissa_ X=LuT[(short ) (((mantissa Xx1000)))]; // log of mantissa
/* now calc. power level of X in dB x/

X dB[i_for]=((log_mantissa X+(float ) ((exponent X —127)
*LOG2VALUE) ) * CONSTANT FACTOR_LOG_TO_20LOGI0) ;

Listing 5.1: C-Routine ,calc._ mag trick.c“zur Bestimmung des Leistungspegels

Die Berechnung der Skalenfaktoren, der Schalldruckpegel sowie die Ermittlung der
Maskierer und der individuellen Mithérschwellen stellen keine zeitkritische Umsetzung
in der Hardware dar und kénnen nach der simulierten Methode realisiert werden.
Die Implementierung der globalen Mithorschwelle nach Gleichung 4.24 fithrt jedoch
zu einer immensen Rechenzeit von T, c=44 ms. Dies liegt daran, dass alle Mithor-
schwellen sowie die absolute Horschwelle entlogarithmiert aufsummiert werden miissen.
Dabei kommen durch die Anzahl der Werte aus Tabelle 4.4 und den Frequenzgruppen
fiir tonale und nicht-tonale Maskierer insgesamt 102 - 2 - 25=5100 Entlogarithmierun-
gen und Aufsummierungen zusammen. Zusétzlich kommen noch 102 Riickfithrungen
in die dB-Skala. Auch eine Optimierung der Logarithmierungen fiithrte zu keiner be-
friedigenden Rechendauer.

Abweichend vom MPEG-1 Standard wird daher die globale Mithorschwelle durch
den jeweils groffiten Wert aus absoluter Horschwelle, tonaler und nicht-tonaler Mit-
horschwelle gebildet. Diese Methode bendtigt mit 7, 4=137 us nur etwa 1/320 der
Rechenzeit. Abbildung 5.15 a) zeigt die beiden unterschiedlich ermittelten globalen
Mithorschwellen anhand des in Kapitel 4 dargestellten Simulationsbeispiels. In Ab-
bildung 5.15 b) ist die Differenz beider Kurven gegeben. Die Bildung der globalen
Mithorschwelle tiber die Maxima-Werte ist dabei kleiner gleich der Bildung durch
entlogarithmierte Uberlagerung. Die Spitzenwerte, die aus tonalen Maskierern resul-
tieren, sind nahezu identisch und die Differenz geht gegen null. Dadurch, dass die
Differenzen sich auf wenige dB belaufen, wird mit keinem signifikanten Einfluss auf
die Bitzuweisung und die damit einhergehende Klangqualitat gerechnet.




5. Implementierung 98
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Abbildung 5.15.: Differenzen unterschiedlicher Berechnungen der globalen Mithor-
schwelle Ly, (f)

Alle weiteren Berechnungen konnten ohne Abweichungen zur Simulation implemen-
tiert werden. Der im Laufe des Kapitel 4 gezeigte Vorgang zur Ermittlung der Mithor-
schwellen und der Bitanzahl je Teilband anhand des Test-Signal aus Gleichung 4.23,
soll nun auf dem DSP durchgefithrt und verglichen werden. Hierfiir bietet CCS ein
Tool, um verwendete Variablen grafisch darstellen zu kénnen. Abbildung 5.16 bis Ab-
bildung 5.23 zeigen den Vorgang vom Spektrum des Test-Signals bis zur Bitzuweisung
bzw. den erreichten Mithorschwellen-Rauschabstand.

Das Spektrum X (k) zeigt die drei iiberlagerten Sinussignale. Dabei ist der SNR gerin-
ger als bei der Simulation, vgl. Abbildung 4.11. Dies liegt an der geringeren Auflosung
(16 Bit) des Eingangssignals gegentiber der Simulation. Der Schalldruckpegel Lg(n)
basiert auf dem Spektrum X (k). Abgesehen vom geringeren SNR ist dieser nahezu
identisch mit der Simulation, vgl. Abbildung 4.15 a). Ein Vergleich der minimalen
Mithérschwelle L, . (n) zeigt kleine Unterschiede. Diese konnen mit der Abweichung
in der Ermittlung der globalen Mithérschwelle begriindet werden. Der resultierende Si-
gnalverlauf des Signal-Mithorschwellenabstands SM R(n) weicht bei genauer Betrach-
tung ebenso minimal von der Simulation ab, vgl. Abbildung 4.15 b). Damit einher
gehen abweichende Werte fiir BSPL(n) vor und nach der Bitzuweisung, vgl. Abbil-
dung 4.17 b). Tabelle 5.1 listet die zugewiesenen Bits je Teilband auf. Die Differenz
zur Simulation (Tabelle 4.5) zeigt, dass auf dem DSP im Mittel ein Bit, bzw. fir
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12 Abtastwerte je Teilband, 12 Bits weniger zugewiesen werden. Dabei zeigen beide
Ergebnisse eine iippigere Bitverteilung bei tiefer liegenden Teilbandern. Der daraus re-
sultierende Mithoérschwellen-Rauschabstand M N R(n) bewegt sich bei der Simulation
sowie auch bei der Messung auf dem DSP bei einem Pegel von etwa 28 dB mit einem
Ausschlag von weniger als +4 dB.

i 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

BSPL(i) | 11 8 8 3 3 4 4 4 3 6 7 0 O 2 2 2
BSCF(i) 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 0 0 6 6 6
Diff. zur
Simulation | +1 +1 -1 -1 0 o -1 -1 -1 0 0o -2 -2 0 0 0
i| 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 31

BSPL(i) 2 2 2 2 2 2 2 3 3 2 2 2 2 2 2 2
BSCF(i) 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6 6
Diff. zur
Simulation 0 0 0 0 O 0 0 +1 +1 42 0 0 0 +2 0 0

Tabelle 5.1.: Zugewiesene Bits fiir die 32 Teilbander mit Differenz zur Simulation
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vor der Bitzuweisung fir vg = 192 kbps

Die Rahmenbildung erfolgt wie in Kapitel 4 beschreiben. Zur Erkennung eines tiber-
tragenen Rahmens bedarf es einer Synchronisationsfolge. Wéahrend des Betriebs soll
es moglich sein, zwischen originalen und komprimierten Bitstream umschalten zu kon-
nen. Im unkomprimierten Fall werden lediglich die Abtastwerte tibertragen. Um dies
dem Decoder bekannt zu machen, wird eine vom MPEG-1 Standard abweichende Syn-
chronisationsfolge verwendet. Fiir eine Startsequenz eines originalen Rahmens wird die
zufillig gewahlte Folge 0xCOCOAAAAAAAAFOFO verwendet. Fiir eine komprimierte
Datenfolge wird die Praambel 0OxAAAACCCCFOFOAAAA vorangestellt.
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5.5. Audio Decoder

Die Aufgabe des Decoders besteht darin, die in dem empfangenen Rahmen enthaltenen
quantisierten Teilbandabtastwerte zusammenzufiigen und mittels Synthese-Filterbank
zu dem Audiosignal zu rekonstruieren. Das Flussdiagramm des Decoders ist in Ab-
bildung 5.24 dargestellt. Der Datentransfer zwischen McBSPs und der CPU wird wie
beim Encoder jeweils durch einen EDMA-Controller realisiert. Zunéchst wird nach
der Start-Sequenz im empfangenen Bitstream gesucht. Handelt es sich um die original
Abtastwerte, werden diese direkt auf den EDMA-Buffer des McBSP1 geschrieben,
vgl. hierzu auch Abbildung 5.5

mit dem Blockschaltbild beider [°°* Sr;‘”‘{

DSK-Boards. Bei codierten Ab- l
tastwerten ﬁndet ZunéChSt das Finde/Uberpriife Start-Sequenz
Demultiplexen des empfangenen I

Rahmens zu 32 Teilbandern statt. .

AHe lm Rahmen feh]_enden Ab_ Encoded-Bitstream?
tastwerte werden mit Nullen ge- ,
fiillt, sodass eine Datenfolge wie- l ’

der aus 32 Teilbandern, zu je Demultiplexen des Rahmens Beschreibe EDMA-Buffer

12 Abtastwerten, also insgesamt l —
384 Werten besteht. Im Anschluss Synthese-Filterbank

folgt die Signal-Synthese und das l

beschreiben des EDMA-Buffers Beschreibe EDMA-Buffer

zur Ubertragung an den AIC23- —

Codec.

Abbildung 5.24.: Flussdiagramm des Decoders

Die Entwicklung einer DSP basierenden Bitratenreduktion von Audiosignalen auf der
Grundlage des MPEG-1 Verfahrens ist nun abgeschlossen. Alle CCS-Projekte sind dem
Datentriager zu entnehmen. Im Weiteren wird das System anhand von Messungen und
Tests bewertet.



6. Messungen und Tests

Um ein datenreduziertes Audiosignal zu beurteilen, sind mehrere Verfahren maoglich.
In dieser Arbeit erfolgen neben der Darstellung von Spektrogrammen Messungen des
Amplitudengangs. Ein abschlieBender Hortest mit einigen Testpersonen dient zur sub-
jektiven Beurteilung. Zuvor erfolgt eine Uberpriifung der Echtzeit-Bedingung.

6.1. Echtzeit

Neben der separaten Entwicklung des Encoders und Decoders, wird auch die Reali-
sierung auf nur einem Board tiberprift. Dabei darf die Berechnungsdauer Trz=8 ms
nicht iiberschritten werten. Die Messergebnisse fiir verschiedene Bitraten sind in Ta-
belle 6.1 dargestellt. Bis auf vz=384 kbps ist eine echtzeitfihige Umsetzung auf nur
einem DSK-Board moglich.

vp/kbps 1 DSK-Board 2 DSK-Boards
Encoder Decoder

64 6,1 ms 3,8 ms =25 ms
96 6,3 ms 3,9 ms =25 ms
128 6,7 ms 4,0 ms =2,5ms
192 7,2 ms 42 ms =25 ms
384 >8,0 ms 4,6 ms =2,5ms

Tabelle 6.1.: Messungen der totalen Berechnungsdauer fiir Echtzeitbedingung

6.2. Amplitudenginge

Die Darstellung der Amplitudengénge soll bitratenabhéngige Verzerrungen aufzeigen.
Die Messergebnisse sind in Abbildung 6.1 bis Abbildung 6.6 zu finden. Der Ampli-
tudengang des DSK-Boards zeigt eine Welligkeit, die zuvor schon bei der Filterbank-
Verzerrungsfunktion (Abbildung 5.12) auffiel und beschrieben wurde. Bei vg = 384
kbps sind kaum Unterschiede auszumachen, lediglich zu hohen Frequenzen sind einige
leichte Verzerrungen zu erkennen. Wahrnehmbare Verluste der Klangqualitéit sind fiir
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ein durchschnittliches Gehor nicht zu erwarten. Nach weiterer Halbierung, vp = 192
kbps, der Bitrate entstehen iiber dem gesamten Frequenzbereich leichte Verzerrungen.
Der Ausschlag bleibt dabei noch unter 0,5 dB. Bei vg = 128 kbps entstehen bereits
Amplitudeneinbriiche bis zu 1,8 dB, wobei bei niedrigeren Frequenzen weniger Ein-
briiche auftreten. Wie zuvor bereits bei den Spektrogrammen beschrieben, ist dies
der Einfluss der Frequenzgruppen nach Zwicker. Erste wahrnehmbare Klangeinbuflen
werden bei vg = 96 kbps erwartet. Hohen werden zunehmend weniger quantisiert. Mit
Einbriichen von fast 7 dB sind die Auswirkungen bei vg = 64 kbps noch stérker.

02 ® AV,_
02
” ®
01
01
I B I
2 2 &
: cle
g I~ t oz
z R 0 5|2 ST
IErnna \’—/R /MW Al B
H 04 \
-75
o 2.5k 5k 7.5k 10k 125k 15k 17 5k 20k 225k o 2.5k 5k 7.5k 10k 125K 15k 175k 20k 225K
scan [0 ot Frequency/ Hz scanl0 = of1 Frequency i Hz
Abbildung 6.1.: Amplitudengang Abbildung 6.2.: Amplitudengang bei
DSK-Board v = 384 kbps
av [T ay[Tee
ity GAAA I N AT e & bty RS TAATA VA &
-0.485 J"\AN\/ \/'VV\/VM
5]
g g
g g
g g
iy
1
0 10
2.5k &k 7.5k 10k 125k 18k 17.5k 20k 225k 2.5k 5k 7.5k 10k 125k 18k 17.5k 20k 225k
szan[0 = or1 Frequency I Hz coanl0 ijort Frequency Hz

Abbildung 6.3.: Amplitudengang bei ~ Abbildung 6.4.: Amplitudengang bei
v = 192 kbps v = 128 kbps
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Funet Ch1/ dBr
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Abbildung 6.5.: Amplitudengang bei
vg = 96 kbps

6.3. Spektrogramme

vg = 64 kbps

Abbildung 6.6.: Amplitudengang bei

Um die Spektrogramme aufnehmen und mit jenen aus der Simulation vergleichen
zu koénnen, wird die interne Soundkarte eines Desktop-PCs verwendet. Diese bietet
mit 48 kHz Abtastfrequenz und 16 Bit Auflosung eine ausreichende Bitrate fiir die
Signalanalyse. Der Messaufbau ist in Abbildung 6.7 dargestellt.

Desktop-PC

Signal-
quelle

Line-Out

Audiointerface

Mic-In

3.5 mm Klinke

3.5 mm Klinke

Encoder DSK-Board

Decoder DSK-Board

SPI

Abbildung 6.7.: Darstellung des Aufbaus zur Messung der Spektrogramme
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Insgesamt zeigen die Spektrogramme kaum signifikante Unterschiede zur Simulation.
Die Verluste der Komprimierung treten an gleichen Stellen auf. Dies fallt besonders bei
vp=64 kbps der Musikstiicke SP™® und §7°" auf. Unstimmigkeiten sind lediglich in der
Amplitude auszumachen, welche sich bei der Messung in Hardware stéirker auspragt.
Die Unstimmigkeiten liegen mehr an den nicht-idealen Bauteilen der Messstrecke als
an der abweichenden Umsetzung des Verfahrens zwischen Simulation und Hardware.

a) Original a) Original
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L/dB

12 14 16 18 20 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
7 /kHz

b) Komprimiert

10
#/kHz =
b) Komprimiert

S
LjdB
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2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 2 4 6 8 10 12 14 16 18
JikHZ = flRHz =

¢) Differenz ¢) Differenz

B

LjdB
S

LjdB

-20

-30

-40

o 2 4 6 8

1% 14 16 18 20

10
P /kHz =+

Abbildung 6.8.: Spektrogramm S°*¢  Abbildung 6.9.: Spektrogramm S3v¢
mit vg = 64 kbps mit vg = 384 kbps
(Messung) (Messung)
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a) Original

a) Original
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10
F/kHz
¢) Differenz

10
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¢) Differenz
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Abbildung 6.10.: Spektrogramm S?7¢  Abbildung 6.11.: Spektrogramm S
mit vg = 64 kbps mit vp = 384 kbps
(Messung) (Messung)
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Abbildung 6.12.: Spektrogramm S”°"
mit vg = 64 kbps
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mit vg = 384 kbps
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a) Original a) Original
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Abbildung 6.14.: Spektrogramm S%*  Abbildung 6.15.: Spektrogramm S*¢
mit vg = 64 kbps mit vp = 384 kbps
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6.4. Hortest

Einleitend ist zu erwéhnen, dass es sich hier um keinen professionellen Hortest handelt.
Dies ist weder notwendig, noch aufgrund begrenzter Zeit, Anzahl an Testpersonen und
verfiigharer Spezialgerate moglich. Dennoch soll ein Hortest mit einigen Testhorern die
subjektiven Auswirkungen verschiedener Bitraten dem Leser dargestellt werden. Mit
den vorliegenden Messungen und eigener Horproben werden die drei Bitraten vg = 192
kbps, vg = 128 kbps und vp = 96 kbps fiir den Test gewéhlt. Aufgrund der Spek-
trogramme und der Amplitudengéngen ist zu erwarten, dass mit sinkender Bitrate
zunehmend die Hohen geddmpft werden, was sich auf die Klangqualitiat auswirkt. Als
Test-Methode wird jedem Horer einmal der originale Ausschnitt des Musikstiicks und
einmal der Ausschnitt des komprimierten Musikstiicks vorgespielt. Die Reihenfolge va-
riiert dabei. Soweit es moglich war, sollte anschliefend der Horer entscheiden, welches
der beiden Musikstiicke bitreduziert und welches das originale war. Die Ergebnisse
sind in Tabelle 6.2 aufgestellt. Die Entscheidungen bei vg = 192 kbps zeigen, dass die
Horer iiberwiegend geraten haben miissen. Bei vp = 128 kbps iiberwiegen die korrekt
erkannten Aussagen nur knapp. Dies spricht immer noch fiir eine gute Klangqualitéat.
Bei vg = 96 kbps hingegen ist die Klangqualitit so weit beeintrachtigt, dass fast jeder
Horer bei allen Musikstiicken die bitreduzierte Variante erkannte. Die Spektrogramme
zeigten, dass bei den Musikstiicken SP™® und S7°" mit stirkerer Kompression deut-
lich mehr an Hohen verloren geht als es bei S%9 der Fall ist. Dies spiegelt sich auch
etwas an den Hortestergebnissen wieder. So wurden bei diesen beiden Musikstiicken
und vg = 128 kbps mehr richtige Aussagen getroffen.
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SBra | vp =192 kbps | vp = 128 kbps | vg = 96 kbps
Testhorer 1
Testhorer 2 k.A. X X
Testhorer 3 X
Testhorer 4 k.A. X
Testhorer 5
Testhorer 6
S7oh | vg =192 kbps | vg = 128 kbps | vg = 96 kbps
Testhorer 1 X X
Testhorer 2 X
Testhorer 3
Testhorer 4 X k.A.
Testhorer 5 X
Testhorer 6 X
SKa | yp =192 kbps | vg = 128 kbps | vg = 96 kbps
Testhorer 1
Testhorer 2 X X
Testhorer 3 X X
Testhorer 4 k.A.
Testhorer 5 X
Testhorer 6

Tabelle 6.2.: Ergebnisse des Hortests
: Korrekt erkannt
x: Falsch erkannt
k.A.: Es konnte keine Aussage getroffen werden

Abschlieflend muss noch erwahnt werden, dass abweichend zum MPEG-1 Standard ein
minimal gekiirzter Rahmen verwendet wurde. So wurden die Zusatzinformationen des
Headers (32 Bit) und der zyklischen Redundanzpriifung (16 Bit) nicht mit ibertra-
gen. Dadurch konnten mehr Nutzdaten bei der Bitzuweisung verwendet werden, was
eventuell zu einer minimal besseren Audioqualitat fithren kann.



7. Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurde ein Konzept zur Bitratenreduktion von Audiosignalen basie-
rend auf dem MPEG-1 Verfahren entwickelt. Dies wurde anhand von Simulationen
veranschaulicht und anschlieend erfolgreich auf einer Hardwareplattform implemen-
tiert. Dabei konnte die Bearbeitung in Echtzeit realisiert werden.

Die Grundlagen dieses Verfahrens, welche auf psychoakustischen Effekten beruht,
wurden analysiert und dargestellt. Ein wichtiger Bestandteil stellte die Cosinus-
modulierte-Filterbank dar. Durch eine Optimierung konnten Verzerrungen und Alia-
sing deutlich verbessert werden. Obwohl keine perfekte Rekonstruktion erreicht wird,
bietet diese Art der Filterbank fiir den Bereich Audio eine attraktive Losung fiir die
Zerlegung in Teilbander.

Es wurde aufgezeigt, wie das psychoakustische Modell anhand von Mithérschwellen
fiir das Gehor nicht wahrnehmbare Anteile kennzeichnet bzw. von horbaren Anteilen
separiert. Die Realisierung fiihrte zunachst zu echtzeitkritischen Berechnungen. Durch
geschickte Approximationen konnte jedoch deutlich Rechenleistung eingespart werden.

Die dynamische Bitzuweisung stellte das Bindeglied zwischen psychoakustischen Mo-
dell und Quantisierung dar. Es wurde aufgezeigt, wie sie bei bei vorgegebener Bitrate
den Mithorschwellen-Rauschabstand optimiert.

Ein Vergleich der Spektrogramme zeigte, dass Differenzen zum MPEG-1 Standard
quasi vernachléssigbar sind. AbschlieBende Hortests zeigten auch noch bei einer Bitrate
von 128 kbps gute Klangqualitét.
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Die gemessenen Performance-Zeiten zeigten, dass die separate Implementierung des
Encoders und Decoders noch Raum fiir Berechnungen lésst. Sollten die Zeiten dennoch
nicht ausreichen, kann auch eine andere Hardwareplattform mit hoherer Taktfrequenz
und FLOPS in Betracht gezogen werden. Aufbauend auf diese Arbeit sind folgende
Themen denkbar:

o Erweiterung auf MP3:

Das MPEG-1 Layer III Verfahren erzielt auch noch bei Bitraten um 96 kbps
eine gute Klangqualitat. Fiir die Realisierung eines Encoders kann die vorliegen-
de Filterbank iibernommen werden. Bei dieser bedarf es eine weitere Zerlegung
jedes Teilbands durch eine modifizierte diskrete Cosinus-Transformation. Fiir
noch bessere Kompressionsergebnisse wird der Quantisierung eine Entropieco-
dierung in Form einer Huffman-Codierung nachgeschaltet. Des Weiteren kommt
ein anderes psychoakustisches Modell zum Einsatz, welches die Daten einer 1024
Punkte FFT nutzt. Das Implementierungsverfahren ist in [Sta91] beschrieben.

e Steganographie:

In dieser Arbeit konnte gezeigt werden, dass bei einigen Bitraten die Verluste
von unserem Gehor nicht oder nur schwach wahrgenommen werden. Die Daten-
reduzierung des Encoders kann genutzt werden, um geheime oder vertrauliche
Informationen als getarnte Nutzinformation in die ,,Schein“-Daten (Tragerdaten)
einzubetten. Dabei kann es sich beispielsweise um eine verborgene Sprachnach-
richt handeln. Ein normaler Decoder gibt nur die Tragerdaten wieder, wahrend
ein spezieller Decoder die versteckte Nachricht entschliisselt.



A. Mathematische
Zusammenhange

A.1. Polyphasenreprasentation

Allgemein ist

xn] = )\2_: x&p)[n] = )\2_: x[n] - wyn — Al (A.1)

die Polyphasendarstellung im Zeitbereich [F1i93]. Dabei ist jedes Teilsignal {L’E\p ) [n] eine
von insgesamt M-Polyphasenkomponenten des Signals z[n|. Es gilt weiter fiir

1 M=t 1 fiir n = mM, m ganzzahlig
mll M ,;) M {O sonst (A.2)
wobei .

den Modulationsoperator, oder auch Drehoperator (engl. twiddle factor) darstellt.
Zur Veranschaulichung sei ein diskretes Signal z[n| mit 9 Abtastwerten gegeben, vgl.
Abbildung A.1 a). Fiir eine Polyphasenzerlegung in M = 3 Komponenten bzw. \ =
0,1, 2 Polyphasen, ergibt sich nach Gleichung A.1

z[n] = 2P ] + 2P ] + 2P, (A.4)

vgl. Abbildung A.1 b), ¢) und d).
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Abbildung A.1.: Darstellung der Polyphasen des Signals x[n] fir M =3

Mittels z-Transformation folgt fiir die Polyphasendarstellung im Bildbereich

n=—oo

Das endliche Signal z[n] kann mit Gleichung A.5 in der Form

_l’_
+ z[2]z7% + z[5]z27° + z[8]2 7 (A.6)
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dargestellt werden. Nach Ausklammern der Potenzen A\ = 0...2, fir M = 3 ergibt
sich

X(z) = (z[0]z7+ =z
(z[1]z

2 (2]2)27% + z[5]z73 + z[8]279). (A7)

50
+ 271
+ 2=

In den runden Klammern resultieren ausschlieSlich Polynome, welche vielfache der
Potenz M = 3 besitzen. Mit Gleichung A.5 und der Substitution n = mM + X erhalt

man den allgemeinen Ausdruck fiir die Polyphasendarstellung der z-Transformierten
[F1i93]

M-1 oo M—1
X(z)= > > z[mM+)- ZTMMAN — > z_AX/(\p)(zM) (A.8)
A=0 m=—o0 A=0
mit -
XP M)y = S almM 4 A2V (A.9)

Gleichung A.9 zeigt die allgemeine z-Transformierte der Polyphasenkomponenten, des
Polynmons in eckigen Klammern aus Gleichung A.7. Mit dem Ubergang zur zeitdiskre-
ten Fouriertransformation z — e/, wird deutlich, dass das Ausgangssignalspektrum
X(z) = X(e’*) moduliert wird.

M-1 M—1
P CCHED PP (il ARt B DI 4R G 14 (A.10)
k=0 k=0

Man spricht daher auch von der sogenannten Modulationsdarstellung [F1i93]. Abbil-
dung A.2 verdeutlicht dies.
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/3 0 /3 on/3 1 m/3 m/3 2 ©

/3 0 /3 on/3 n m/3 w3 2n

/N

/3 0 n/3 on/3 n /3 /3 2n y

Abbildung A.2.: Modulationsdarstellung fir M=3

A.2. Dezimation und Interpolation

Unter einer Dezimation versteht man die Herabsetzung der Abtastrate (Abwértstas-
tung) eines diskreten Signals mit vorgeschaltetem Anti-Aliasing Filter. Fiir die Ab-
wartstastung um den Faktor M gilt im Zeitbereich allgemein

y[m] = x[m - M]. (A.11)

Das Ausgangssignal y[m] besitzt nach der Abwértstastung um den Faktor M ledig-
lich noch jeden M-ten Abtastwert des ursriinglichen Signals x[m]. Das Spektrum von
Gleichung A.11 lésst sich mit Hilfe von Modulationskomponenten ausdriicken [F1i93].
Mit der z-Transformation erhélt man den Ausdruck

1 M-1

Y (M) = 7 Z_: X(2WE), (A.12)

mit
- 27T

WM =e /M, (A13)
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Im Spektrum tauchen die mit W% modulierten Spektren auf. Abbildung A.3 ver-
deutlicht dieses fiir M = 3. Zur Vermeidung von Aliasing ist es ersichtlich, dass die
Bandbreite des zu dezimierenden Signals auf 7/M bzw. F;/2M begrenzt werden muss.
Die Kaskadierung von Anti-Aliasing Filter und Abwértstaster wird auch als Dezimator
bezeichnet [Sau07].

a) N X(z)
w30 w3 ;3 n a3 3 o "
b)
v Y(2)
-ni/3 0 TL/3 211 /3 0 4rc/3 uT[/3 Zrt

Abbildung A.3.: Spektren bei Dezimation fiir M=3

Das Gegenstiick zur Dezimation ist die Interpolation, welche aus einer Erhéhung der
Abtastrate (Aufwartstastung) und nachgeschaltetem Anti-Imaging Filter besteht. Die
Aufwartstastung um den Faktor L lautet fir den Zeitbereich allgemein

x[n/L] fir n = mL, m ganzzahlig
ywz{[/] (A14)
0 sonst
Die z-Transformation von Gleichung A.14 liefert den Ausdruck
Y(2) = X(25). (A.15)

Die Spektren bei vielfachen der niedrigeren Abtastfrequenz tauchen als Spiegelfre-
quenzen der neuen-, hoheren-Abtastfrequenz auf. Diese miissen durch ein Filter, dem
Anti-Image-Filter, hinreichend geddmpft werden. Abbildung A.4 veranschaulicht die-
ses fir L = 3.
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1 X(2)
—rt“/S In / 3 on / 3
b)
1Y (2)
3 0 N3 3 n w3 m3 o .

Abbildung A.4.: Spektren bei Interpolation fiir M=3



B. Spektrogramme

B.1. Simulation
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Abbildung B.1.: Spektrogramme S%“¢ bei allen Bitraten (Simulation)
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Abbildung B.2.: Spektrogramme S5 bei allen Bitraten (Simulation)
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Abbildung B.3.: Spektrogramme S’°" bei allen Bitraten (Simulation)
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a) Original d) vs =128 kbps
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Abbildung B.4.: Spektrogramme SX bei allen Bitraten (Simulation)
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B.2. DSP Messungen

a) Original d) vp=128 kbps

10 15 20 0 10 15 20
F/kHz = F/kHz —
b) vB= 384 kbps e) vB=96 kbps
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Abbildung B.5.: Spektrogramme S°“¢ bei allen Bitraten (Messung)
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a) Original d) vs =128 kbps
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Abbildung B.6.: Spektrogramme S bei allen Bitraten (Messung)
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Abbildung B.7.: Spektrogramme S7°" bei allen Bitraten (Messung)
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Abbildung B.8.: Spektrogramme SX bei allen Bitraten (Messung)



C. Inhalt des Datentragers

Der beigefiigte Datentrager enthalt die folgenden drei Ordner mit dem Inhalt:

1. /01__Masterarbeit_ Kim__Radmacher
Dieser Ordner enthélt die vorliegende Masterarbeit als pdf-Datei

2. /02_MATLAB
Dieser Ordner enthéalt die in dieser Arbeit entwickelten MATLA B-Skripte

a. /Filterbank: Simulationen der beschriebenen Filterbanke

b. /show__mpeg_method: Darstellung des MPEG-1 Verfahrens bzw. alle
abgebildeten MPEG-1 Simulationen

c. /compress__audio: MATLAB-basierte Komprimierung von Audio-Datein
im .wav-Format

3. /03_CCS__Projekte
Dieser Ordner enthélt die implementierten CCS-Projekte

a. /I2S__32Bit_ Messung: Amplitudengang-Messung
der Analyse-Filterbank

b. /Filterbank: Messung der Filterbank-Verzerrungsfunktion

c. /EncodeDecode: MPEG-1 Encoder und Decoder realisiert
auf einem DSK-Board

d. /MPEG__Encoder: MPEG-1 Encoder fiir Realisierung
auf zwei DSK-Boards

e. /MPEG__Decoder: MPEG-1 Decoder fiir Realisierung
auf zwei DSK-Boards



Literaturverzeichnis

[CR10]

[F1i93]
[Grol4]
[Int15]
[Kam11]

IMA97]

IMit02]

MV13]

[Sal06]

[Sau04]

[Sau07]

[SPA07]

CHASSAING, Rulph ; REAY, Donald: Digital Signal Processing and Applica-
tions with the TMS320C6713 and TMS320C6416 DSK. 2. Auflage. Wiley-
IEEE Press, 2010. — ISBN 9780470138663

FLIEGE, Norbert: Multiraten Signalverarbeitung Theorie und Anwendungen.
Teubner Verlag, 1993. — ISBN 9783519061557

GrouP, Moving Picture E.: MPEG Homepage. http://mpeg.
chiariglione.org, 2014. — [Abruf 05.05.2015]

INTERNATIONAL, lowegian: Digital Signal Processing Tricks. http://
dspguru.com/dsp/tricks/, 2015. — [Abruf 05.06.2015]

KAMMEYER, Karl-Dirk:  Nachrichteniibertragung. 5. Auflage. View-
eg+Teubner Verlag, 2011. — ISBN 9783834808967

MurpPHY, C.D. ; ANANDAKUMAR, K.: Real-time MPEG-1 audio co-
ding and decoding on a DSP chip. http://ieeexplore.ieee.org/
xpl/articleDetails. jsp?arnumber=580383&queryText=Real-time+
MPEG-1+audio+coding+and+decoding+on+a+DSP+chip&newsearch=true&
searchField=Search_A1ll, 1997. - [Abruf 16.06.2015]

MITRA, Sanjit K.: Digital Signal Processing: A Computer-Based Approach.
2. Auflage. McGraw-Hill Inc.,US, 2002. — ISBN 9780071226073

MAES, Jan ; VERCAMMEN, Marc: Digital Audio Technology. 4. Auflage.
Focal Press, 2013. — ISBN 9780240516547

SALOMON, David: Data Compression: The Complete Reference. 4. Auflage.
Springer, 2006. — ISBN 9781846286025

SAUVAGERD, Ulrich:  Vorlesungsskript Digitale Audiosignalverarbeitung.
2004

SAUVAGERD, Ulrich: Vorlesungsskript Digitale Signalverarbeitung auf Si-
gnalprozessoren. 2007

SPANIAS, Andreas ; PAINTER, Ted ; ATTI, Venkatraman: Audio Signal Pro-
cessing and Coding. Wiley-Interscience, 2007. — ISBN 9780471791478


http://mpeg.chiariglione.org
http://mpeg.chiariglione.org
http://dspguru.com/dsp/tricks/
http://dspguru.com/dsp/tricks/
http://ieeexplore.ieee.org/xpl/articleDetails.jsp?arnumber=580383&queryText=Real-time+MPEG-1+audio+coding+and+decoding+on+a+DSP+chip&newsearch=true&searchField=Search_All
http://ieeexplore.ieee.org/xpl/articleDetails.jsp?arnumber=580383&queryText=Real-time+MPEG-1+audio+coding+and+decoding+on+a+DSP+chip&newsearch=true&searchField=Search_All
http://ieeexplore.ieee.org/xpl/articleDetails.jsp?arnumber=580383&queryText=Real-time+MPEG-1+audio+coding+and+decoding+on+a+DSP+chip&newsearch=true&searchField=Search_All
http://ieeexplore.ieee.org/xpl/articleDetails.jsp?arnumber=580383&queryText=Real-time+MPEG-1+audio+coding+and+decoding+on+a+DSP+chip&newsearch=true&searchField=Search_All

Literaturverzeichnis 129

[Sta9d1]

[Str09]

[Tex04]

[Tex06al

[Tex06b]

[Tex06¢]

[Tex06d]

[Tex14]

[UKW]

[Vai92]
[WS04]
[Z08]

[ZF99)]

STANDARDIZATION, [SO International O.: CD 11172-3 Coding of Moving
pictures and associated audio for digital storage media at up to about 1.5
mbit/s part 3 audio. http://www.ecee.colorado.edu/~fmeyer/class/
ecend532/mpegl-layerIII.pdf, 1991. — [Abruf 16.04.2015]

STtrUTZ, Tilo: Bilddatenkompression: Grundlagen, Codierung, Wavelets,
JPEG, MPEG, H.26j. 4. Auflage. Vieweg+Teubner Verlag, 2009. — ISBN
9783834804723

TEXAS INSTRUMENTS TI: TLV320AIC23B Stereo Audio Codec. http:
//www.ti.com/1it/ds/symlink/t1v320aic23b.pdf, 2004. - [Abruf
03.06.2015]

TEXAS INSTRUMENTS TI: MS320C6000 DSP Enhanced Direct Memory
Access (EDMA) Controller Reference Guide. http://wuw.ti.com/1lit/ug/
spru234c/spru234c.pdf, 2006. — [Abruf 16.04.2015]

TEXAS INSTRUMENTS T1: TMS320C6000 DSP Multichannel Buffered Serial
Port (McBSP) Reference Guide. http://www.ti.com/1lit/ug/spru580g/
sprub80g. pdf, 2006. — [Abruf 16.04.2015]

TEXAS INSTRUMENTS TI: TMS320C6713B Floating-Point Digital Signal
Processor Device-Specific Documentation. http://www.ti.com/1it/ds/
symlink/tms320c6713b.pdf, 2006. — [Abruf 16.04.2015]

TEXAS INSTRUMENTS TI: TMS320C67x/C67x+ DSP CPU and Instruction
Set Reference Guide. http://www.ti.com/lit/ug/spru733a/spru733a.
pdf, 2006. — [Abruf 05.06.2015]

TeEXAS INSTRUMENTS TI: TMS320C6000 McBSP: I2S Interface. http:
//www.ti.com/1lit/an/sprab95/sprab95.pdf, 2014. — [Abruf 05.06.2015]

UKW /TV-ARBEITSKREIS E.V.: DAB Sender-Tabelle Hamburg. http:
//www .ukwtv.de/cms/deutschland-dab/hamburg-dab.html, . — [Abruf
05.05.2015]

VAIDYANATHAN, P. P.: Multirate Systems and Filter Banks. Prentice Hall,
1992. — ISBN 9780136057185

WALKER, William ; STRANNEBY, Dag: Digital Signal Processing and App-
lications. 2. Auflage. Newnes, 2004. — ISBN 0750663448

ZOLZER, Udo: Digital Audio Signal Processing. 2. Auflage. Wiley, 2008. —
ISBN 9780470997857

ZWICKER, Eberhard ; FASTL, Hugo: Psychoacoustics: Facts and Models. 2.
Auflage. Springer, 1999. — ISBN 9783540650638


http://www.ecee.colorado.edu/~fmeyer/class/ecen4532/mpeg1-layerIII.pdf
http://www.ecee.colorado.edu/~fmeyer/class/ecen4532/mpeg1-layerIII.pdf
http://www.ti.com/lit/ds/symlink/tlv320aic23b.pdf
http://www.ti.com/lit/ds/symlink/tlv320aic23b.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru234c/spru234c.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru234c/spru234c.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru580g/spru580g.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru580g/spru580g.pdf
http://www.ti.com/lit/ds/symlink/tms320c6713b.pdf
http://www.ti.com/lit/ds/symlink/tms320c6713b.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru733a/spru733a.pdf
http://www.ti.com/lit/ug/spru733a/spru733a.pdf
http://www.ti.com/lit/an/spra595/spra595.pdf
http://www.ti.com/lit/an/spra595/spra595.pdf
http://www.ukwtv.de/cms/deutschland-dab/hamburg-dab.html
http://www.ukwtv.de/cms/deutschland-dab/hamburg-dab.html

Versicherung uiber die
Selbststandigkeit

Hiermit versichere ich, dass ich die vorliegende Arbeit ohne fremde Hilfe selbststandig
verfasst und nur die angegebenen Hilfsmittel benutzt habe. Wortlich oder dem Sinn
nach aus anderen Werken entnommene Stellen habe ich unter Angabe der Quellen
kenntlich gemacht.

Hamburg, 29.06.2015
Ort, Datum Unterschrift




	Inhaltsverzeichnis
	Tabellenverzeichnis
	Abbildungsverzeichnis
	Abkürzungsverzeichnis
	1 Einleitung
	1.1 Motivation
	1.2 Stand der Technik
	1.3 Aufgabenstellung
	1.4 Gliederung
	1.5 Notation
	1.6 Geräteliste

	2 Psychoakustik
	2.1 Absolute Hörschwelle
	2.2 Maskierung und Mithörschwelle
	2.2.1 Zeitbereichsmaskierung
	2.2.2 Frequenzbereichsmaskierung

	2.3 Frequenzgruppen

	3 Filterbank
	3.1 Zweikanal Filterbank
	3.1.1 Analyse-Filterbank
	3.1.2 Synthese-Filterbank

	3.2 Verzerrungs- und Aliasfunktion
	3.3 Perfekte Rekonstruktion
	3.4 M-Kanal Filterbänke
	3.4.1 Baumstruktur
	3.4.2 Parallelstruktur

	3.5 DFT-Filterbank
	3.6 Cosinus-modulierte-Filterbank
	3.6.1 Optimierung


	4 MPEG-1 Audio Codierung
	4.1 Filterbank
	4.2 Skalenfaktoren
	4.3 FFT
	4.4 Psychoakustisches Modell
	4.5 Dynamische Bitzuweisung
	4.6 Quantisierung
	4.7 Rahmenbildung
	4.8 Decodierung
	4.9 Simulationsergebnisse
	4.9.1 Spektrogramme


	5 Implementierung
	5.1 Verwendete Hardware
	5.2 Datenübertragung
	5.3 Filterbank
	5.4 Audio Encoder
	5.5 Audio Decoder

	6 Messungen und Tests
	6.1 Echtzeit
	6.2 Amplitudengänge
	6.3 Spektrogramme
	6.4 Hörtest

	7 Zusammenfassung und Ausblick
	A Mathematische Zusammenhänge
	A.1 Polyphasenrepräsentation
	A.2 Dezimation und Interpolation

	B Spektrogramme
	B.1 Simulation
	B.2 DSP Messungen

	C Inhalt des Datenträgers
	Literaturverzeichnis

