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Kurzzusammenfassung

Diese Thesis beschéftigt sich mit der Systemidentifikation von Gitarrenverstér-
kern, sodass deren Eingangs-Ausgangsverhalten durch ein passendes nichtlinea-
res Modell nachgestellt wird. Die Modellbildung erfolgt tiber das Hammerstein-
Modell, welches einen blockorientierten Ansatz darstellt. Zur Parameterbestim-
mung wird als Testsignal ein Sinus-Sweep mit exponentiell steigender Frequenz
verwendet.

Title of the paper

Nonlinear System Identification and Implementation of Guitar Amplifiers on a
DSP-Board

Keywords
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Abstract

This thesis deals with the system identification of guitar amplifiers, so that
their input-output behavior is adjusted by a suitable nonlinear model. The
modeling takes place via the Hammerstein model, which represents a block-
oriented approach. For the parameter determination, a sine sweep with an
exponentially increasing frequency is used as the test signal.
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1 Einfiihrung

1.1 Motivation

Mit der Entwicklung der Elektronenrohre kamen neben einfachen Radios und Platten-
spielern Anfang der 1930er Jahre die ersten Gitarrenverstarker auf den Markt. Mittels
elektromagnetischen Tonabnehmern war es nun moglich die Gitarre elektrisch zu ver-
starken. Da zu dieser Zeit die Verstarker iiberwiegend zur Beschallung des Publikums
benotigt wurden und neben der Gitarre auch Gesang zu verstarken war, sollten diese
moglichst verzerrungsfrei arbeiten. Bei Betrieb an der Leistungsgrenze setzen unwei-
gerlich Verzerrungen ein, die jedoch von manchen Gitarristen bewusst als Klangfor-
mung eingesetzt wurden. Bands wie The Beatles, The Who und auch Jimi Hendrix
priagten den heute bekannten verzerrten Klang der E-Gitarre. Da die Gitarrenver-
starker weiterhin fiir die Beschallung benotigt wurden, kamen immer groflere und
leistungsfédhigere Verstarker auf den Markt. Auch heute sind Klassiker wie der Vox
AC30 oder Marshall Plexi als Neuauflage in nahezu unverdnderter Form erhéltlich
und erfreuen sich weiterhin grofler Beliebtheit.

Seit den 1960er Jahren hat sich der Gitarrenverstarker stetig weiterentwickelt. Ver-
zerrung ist auch in geringer Lautstarke erzeugbar und die Verstarker in verschiedenen
Leistungen von 1 W bis tiber 100 W erhaltlich. Seit Ende der 1990er Jahre versuchen
diverse Hersteller mit sogenannten Modeling-Verstiarkern den Klang klassischer Roh-
renverstarker mithilfe von digitalen Signalprozessoren (DSP) zu simulieren. Dennoch
ist der Marktanteil von Rohrenverstarkern auch derzeit weiterhin hoch, da Gitarristen
die Art der Rohrenverzerrung schétzen [13].

Heutzutage haben sich die Anforderungen an einen Gitarrenverstarker zum Teil ge-
wandelt. Auf Bithnen werden die zum Verstérker zugehorigen Lautsprecher-Boxen
iiberwiegend mikrofoniert, um die E-Gitarre iiber die heute extrem leistungsstarken
PA!-Systeme wiederzugeben. Der Gitarrenverstirker dient dabei hauptsichlich der
Klangformung. Moderne Beschallungssysteme fiir Musiker wie In-Ear? Systeme las-
sen den fritheren Beschallungs-Gedanken vergessen. Im Jahr 2011 stellte Christoph
Kemper den KEMPER PROFILING AMP vor, mit dem es erstmalig moglich war, belie-

Public Address, stellt eine Beschallungsanlage dar und dient zur Wiedergabe von Sprache und
Musik in Konzertsélen, Veranstaltungshallen oder Stadien

2Dient zur individuellen Beschallung von Musikern auf der Bithne mit direkt iiber in den Gehérgang
eingefiihrte Ohrhorer, die meist iiber Funkanlagen betrieben werden

10



1 Einfihrung

bige Verstéirker selbst digital zu kopieren. Anhand von Testsignalen wird die gesamte
Verstéirkerkette, bestehend aus Gitarrenverstéarker, Lautsprecher-Box und Mikrofon,
erfasst und mithilfe eines DSPs digital nachgestellt. Der entstehende Klang ist dabei
von jeder Komponente bis hin zur Mikrofonposition abhédngig. Im Biihnenalltag lésst
sich dieses System, wie auch andere (digitale) Systeme, direkt in das PA-System spie-
len, sodass auf der Biihne keine akustische Verstarkung mehr stattfindet, der Klang
aber dennoch dem Original entspricht [4].

Inspiriert durch dieses System entstand die Idee zu dieser Arbeit. Nach meiner Erfah-
rung zeigt sich im Biithnenalltag das hohe Gewicht und der wechselhafte Klang (durch
die immer etwas unterschiedliche Mikrofonposition) klassischer Verstarkersysteme als
nachteilig und zeitaufwendig. Daher wird in dieser Thesis eine Identifikationsmethode
entwickelt, die den Charakter einer gesamten Verstéirkerkette mithilfe eines nichtlinea-
ren Modells nachstellt. Mittels DSP-Entwicklungsboard wird anschliefend eine erste
experimentelle Implementierung umgesetzt, um einen spielbaren Gitarrenverstarker zu
realisieren.

11



1 Einfihrung

1.2 Ziele dieser Arbeit

Diese Arbeit beschéftigt sich mit der Systemidentifikation von Gitarrenverstérkern,
die ein nichtlineares System darstellen. Der Begriff Systemidentifikation bezeichnet
dabei das Nachstellen des Eingangs-Ausgangsverhaltens eines Systems durch ein Mo-
dell, dessen Parameter durch theoretische Betrachtungen oder aus experimentellen
Messungen bestimmt werden.

Der Charakter eines Gitarrenverstiarkers hangt von allen verwendeten Komponenten
ab, wobei insbesondere der Einfluss von Gehausekonstruktion und Lautsprecher in
dem Zuge haufig vernachléssigt wird. Diese Arbeit konzentriert sich auf den in Ab-
bildung 1.1 dargestellten Aufbau. Der Gitarrenverstiarker inklusive Verstiarkerbox und
Mikrofon stellt das zu identifizierende nichtlineare System dar. Das Publikum eines
grofien Konzerts wiirde diesen mikrofonierten Verstérker, also das Ausgangssignal y(t),

horen.
%/r(/?/fe/‘ X(t)
© o s es el o |

Abbildung 1.1: Gitarrenverstéirker mit Mikrofonabnahme

Aufgrund der stark auftretenden Nichtlinearitdten lassen sich die klassischen Regeln
der linearen Systemtheorie nicht anwenden. Daher geschieht die Systemidentifikation
iiber eine Modellbildung und die Bestimmung der spezifischen Parameter. Ein kurzer
Uberblick iiber verschiedene nichtlineare Modelle ist in Kapitel 2.6 aufgezeigt. Das Sys-
tem wird mit einem geeigneten Testsignal x(t) angeregt. Anhand des Ausgangssignals
y(t) wird wiederum auf die Parameter des Modells geschlossen.

Fiir diese Arbeit wird der gesamte Ablauf der Systemidentifikation in der Software
MATLAB des Herstellers THE MATHWORKS, INC. durchgefiihrt. Mithilfe eines DSP-
Starterkits soll am Ende ein spielbarer Gitarrenverstérker entstehen, wobei sich die

12



1 Einfihrung

Implementierung auf das gewéhlte nichtlineare Modell beschrankt. Die in MATLAB
bestimmten Parameter lassen sich auf dem DSP einbinden, sodass der Charakter des
Gitarrenverstarkers jederzeit geandert werden kann. Spezielle Hardware wird in die-
ser Arbeit nicht entwickelt. Alle benotigten Hardware- und Software-Komponenten
werden in Kapitel 3 vorgestellt.

Ziel ist es, dass sich das Ausgangssignal y(t) der Verstérkerkette (siehe Abbildung 1.1)
und des nichtlinearen Modells klanglich méglichst nicht unterscheiden. An dieser Stelle
sei angemerkt, dass ich mich wiahrend der Entwicklung der Systemidentifikation, insbe-
sondere des nichtlinearen Modells, fiir die Beurteilung der Ergebnisse zunéchst immer
auf meinen subjektiven, hortechnischen Eindruck verlassen habe. Fiir eine abschlieflen-
de Validierung des Modells wird in Kapitel 6.3 zunéchst ein objektives, statistisches
Maf herangezogen. Den Abschluss bildet ein Hortest als Blindversuch, in dem einer
Gruppe von neun Personen jeweils beide Ausgangssignale verschiedener Verstéarker-
ketten mit unterschiedlichen Verzerrungsgraden vorgespielt wird.

13



2 Grundlagen

In der gesamten Arbeit werden fortwahrend die Eigenschaften und Unterschiede von
linearen und nichtlinearen Systemen benotigt. Daher werden diese jeweils in einem
eigenen Abschnitt erldutert und gegentibergestellt. Insbesondere der Einfluss der Form
nichtlinearer Kennlinien auf die entstehenden Verzerrungsprodukte wird in Abschnitt
2.4 naher beleuchtet und schematisiert. Diese Erkenntnisse werden spéater in Abschnitt
4.2 fir die Wahl der statischen Nichtlinearitat des nichtlinearen Modells bendtigt.

Anschlieflend wird in Abschnitt 2.5 das grundsétzliche Vorgehen bei einer Systemi-
dentifikation fiir LTI-Systeme (englisch: Linear Time Invariant) veranschaulicht und
verschiedene Identifikationsverfahren vorgestellt.

Den Abschluss bildet der Abschnitt 2.6 mit einer Einfithrung in nichtlineare Modelle.
Neben der klassischen Volterra-Reihe werden insbesondere die, in dieser Thesis ver-
wendeten, blockorientieren Modelle diskutiert und die Erkenntnisse in die Entwicklung
eines passenden nichtlinearen Modells miteinbezogen.

Neben der Entwicklung in MATLAB soll das nichtlineare Modell schliefilich auf einem
DSP-Entwicklungsboard implementiert werden, um einen ersten experimentellen Gi-
tarrenverstiarker zu realisieren. Die folgende Abbildung 2.1 visualisiert die benotigte
Signalkette als Blockdiagramm.

Impedanz- DSP Board Aktives Fullrange

E-Gitarre |— wandler Lautsprecher-System

A4

Abbildung 2.1: DSP-Entwicklungsboard als Gitarrenverstérker

Bei einer E-Gitarre sind elektromagnetische Tonabnehmer verbaut, die die Saiten-
schwingungen in elektrische Signale umwandeln. Diese konnen anschliefend von dem
DSP-Board verarbeitet und beispielsweise iiber ein aktives Fullrange Lautsprecher-
System, welches moglichst den gesamten horbaren Bereich abdeckt, wiedergegeben
werden. In den folgenden zwei Kapiteln werden nun zunéchst die elektrischen Eigen-
schaften von elektromagnetischen Tonabnehmern und anschlieBend die damit einher-
gehende Notwendigkeit einer Impedanzwandlung vor dem DSP-Board erlédutert.

14



2 Grundlagen

2.1 Elektromagnetische Tonabnehmer

2.1.1 Funktionsweise

Der elektromagnetische Tonabnehmer dient bei einer E-Gitarre zur Umwandlung der
Saitenschwingung in ein elektrisches Signal und besteht in der einfachsten Form aus
einer Spule und einem oder mehreren Dauermagneten. Beim klassischen Single Coil
Tonabnehmer, dargestellt in Abbildung 2.2, befinden sich in der Spulenmitte neben-
einander sechs Stabmagneten, die ein magnetisches Feld mit konstanter magnetischer
Flussdichte B erzeugen.

Abbildung 2.2: Single Coil Tonabnehmer

Nahert sich ein ferromagnetischer Stoff wie z.B. Eisen dem Feld, verformen sich die
Feldlinien, was eine Anderung der magnetischen Flussdichte B und damit des magne-
tischen Flusses ® mit sich fiihrt. Folgender Zusammenhang gilt, wobei A die Flache
bezeichnet:

@:/E.dﬁ (2.1)
A

Nach dem Induktionsgesetz fithrt eine Anderung des magnetischen Flusses in der Spule
zu einer Induktion einer Spannung, die der Flussanderung entgegenwirkt:

dd
Neben der Wicklungszahl N héngt die Hohe der induzierten Spannung auflerdem von
dem Abstand der Saite zu den Magneten, der Stirke der verwendeten Dauermagne-
ten, dem Saiten-Material, der Saiten-Dicke sowie der Amplitude der schwingenden
Saite ab. Der Abstand der Saiten zu den Magneten darf nicht zu gering sein, da an-
sonsten die Schwingfihigkeit der Saiten beeintrachtigt werden kann. Auch zu starke
Dauermagneten konnen sich diesbeziiglich nachteilig auswirken.

15



2 Grundlagen

Humbucker

Da Tonabnehmer mit einer Spule (Single Coil) sehr anfillig gegen magnetische Storun-
gen sind, hat sich mit dem sogenannten Humbucker (zu deutsch: Brummunterdriicker)
ein weiterer Tonabnehmer-Aufbau etabliert. Grundlegend besteht ein Humbucker aus
zwei Single Coil Tonabnehmern, wobei diese zueinander gegenldufig gewickelt und bei
einer Spule die Magnete umgedreht sind, um die Polaritat der Flussanderung zu dre-
hen. Unter der Annahme, dass das stérende Magnetfeld weit entfernt ist und somit
auf beide Spulen gleich einwirkt, resultiert:

dq) aite d(I) or d(I) aite d(I) or
Saite,1 + St + Saite,2 N St

Hind (—a dt dt T (23)
d(I)Saite 1 d(I)Saite 2

— _N 7 ’ 2.4

(=) (24)

Das storende Magnetfeld wird kompensiert. Ist die Flussinderung in beiden Spulen
gleich grofl und sind beide Spulen in Reihe verschaltet, addieren sich die Gleichstrom-
widerstdnde und Induktivitdten der einzelnen Spulen. Dies fithrt ebenfalls zu einer
Verdopplung der Ausgangsspannung [26].

2.1.2 KenngrolB3en
Gleichstromwiderstand

Der Gleichstromwiderstand R lasst sich z. B. direkt mit einem Multimeter messen. Bei
gleichem Drahtdurchmesser und Aufbau der Spule bedeutet ein groBerer Gleichstrom-
widerstand eine groffere Ausgangsspannung, da mehr Windungen aufgetragen wurden.
Ohne Kenntnis des Aufbaus hat der Gleichstromwiderstand verschiedener Tonabneh-
mer jedoch wenig Aussagekraft tiber die einzelnen Ausgangsspannungen.

Induktivitat

Die erreichte Induktivitat L ist hauptsachlich von der Anzahl der Windungen und
dem Magnetmaterial abhéngig. Die Induktivitit ist dabei umso gréfer, desto mehr
Windungen aufgetragen sind.

Wicklungskapazitat

Durch den isolierten, gewickelten Draht bildet sich eine Wicklungskapazitat Cj, die von
der Geometrie des Tonabnehmers abhéngt. Auch hier gilt, dass mehr Windungen zu
einer grofleren Kapazitét fithren. Dartiber hinaus wirkt die Isolation als Dielektrikum,
welches groflen Einfluss auf die Wicklungskapazitat hat.

16



2 Grundlagen

Resonanzfrequenz

Die folgende Abbildung 2.3 zeigt beispielhaft das Ubertragungsverhalten eines elek-
tromagnetischen Tonabnehmers.

Uout inV A

I
I
I
I
I
I
I
I
I
I
|
|
|
|
|
|
T

fTes fin H:z

Abbildung 2.3: Ubertragungsverhalten eines elektromagnetischen Tonabnehmers

Jeder Tonabnehmer besitzt im Frequenzbereich eine Resonanziiberhohung bei der Fre-
quenz fres. Die Lage und Giite dieser Uberhohung ist abhingig von der Induktivitét
und Kapazitéat, welche wiederum von der Geometrie des Tonabnehmer abhangen. Lage
und Giite beeinflussen mafigeblich den tonalen Charakter des Tonabnehmers, wobei
fres typischerweise im Bereich 1 kHz bis 4 kHz liegt. Umso hoher die Induktivitéat und
Kapazitit, desto geringer ist die Resonanzfrequenz und desto warmer klingt der Ton-
abnehmer. Da das Amplitudenspektrum nach der Resonanz stark fillt, ist die Uber-
tragungscharakteristik eines Tonabnehmers mit einem Resonanztiefpass 2. Ordnung
vergleichbar [28].
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2.2 Impedanzwandlung

Ein Impedanzwandler ist eine aktive Schaltung, um die Impedanz einer Quelle an eine
Last anzupassen. Die Belastung des Tonabnehmers mit der nachfolgenden Signalkette
zieht vor allem zwei Nachteile mit sich. Das verwendete Instrumentenkabel besitzt eine
Kapazitit, die mit steigender Lange des Kabels zunimmt und parallel zur Wicklungs-
kapazitat C's liegt. Bei dem Instrumentenkabel SC-Spirit der Firma SOMMER CABLE
liegt der Kapazitatsbelag beispielsweise bei 78 pF' / m, sodass bei einem 6 Meter lan-
gen Kabel bereits eine Kapazitidt von 468 pF wirkt [32]. Die Resonanzfrequenz des
Tonabnehmers lasst sich laut von Berg [2] tiber

1
f?“es N 2'5
21 -\ /L - Cyes (2:)

abschéatzen. Folglich verschiebt sich durch die Kapazitat des Kabels die Resonanzfre-
quenz nach unten. Zwischen E-Gitarre und Verstérker werden aulerdem gerne Effekte
wie Verzerrer oder Chorus zwischengeschaltet, welche héufig im ausgeschalteten Zu-
stand den Eingang direkt mit dem Ausgang verbinden. Die Kabelldnge nimmt dabei
jedoch schnell zu, sodass die Resonanzfrequenz immer weiter nach unten fallt und die
Gitarre allméhlich dumpf klingt.

Ein weiteres Problem stellt der Eingangswiderstand der anschlieBenden Verstarker-
schaltung dar. Laut Schaedla [27] und von Berg [2] muss dieser gegeniiber dem In-
nenwiderstand des Tonabnehmers ausreichend hoch gewahlt werden, da ansonsten
die Resonanziiberhohung stark gedampft wird. Ziel ist daher die Spannungsanpassung
und nicht die Leistungsanpassung. Beim Eingangswiderstand sind demnach Werte von
1 M) anzutreffen.

Ein Impedanzwandler lasst sich beispielsweise tiber einen Operationsverstéirker reali-
sieren und bietet einen hohen Eingangswiderstand, um den Tonabnehmer wenig zu
belasten. Ausgangsseitig wirkt dagegen ein niedriger Widerstand, der zusammen mit
dem FEingangswiderstand der Verstarkerschaltung einen vorteilhaften Spannungsteiler
bildet. Wird der Impedanzwandler direkt nach der E-Gitarre geschaltet oder sogar in
die Gitarrenelektronik integriert, wird diese von dem Rest der Signalkette, nach dem
Impedanzwandler, entkoppelt.

Der in dieser Arbeit verwendete Audio Codec AIC3106 der Firma TEXAS INSTRU-
MENTS (siehe Kapitel 3.1.1) hat je nach Eingangsddmpfung einen Eingangswiderstand
von 20 k€2 oder 80 k€2 [36]. Dariiber hinaus wird der Eingang mit einem parallel lie-
genden 5,6 k) Widerstand extern beschaltet [40], sodass der Eingangswiderstand fiir
einen elektromagnetischen Tonabnehmer zu niedrig ist. Dieses Problem wird in Kapitel

3.1.3 durch einen Impedanzwandler zwischen E-Gitarre und DSP Entwicklungsboard
gelost (siehe Abbildung 2.1).
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2.3 Lineare Verzerrung

Reale Systeme weisen meist kein ausschliefSlich lineares Verhalten auf. Bei schwach
nichtlinearen Systemen wird héufig versucht, dieses um einen bestimmten Arbeits-
punkt zu linearisieren und als LTI-System (englisch: Linear Time Invariant) darzu-
stellen. Dies gilt zwar nur fiir einen kleinen Bereich um den Arbeitspunkt, aber es
lassen sich die bekannten mathematischen Methoden anwenden. Nach Meyer [19] und
Rauscher-Scheibe [24] miissen fiir die Linearitét eines Systems zwei Bedingungen er-
fullt sein. Zur Erlauterung seien die Signale x(t), x;(t) und z5(t), Faktor a € R und ein
System S, welches eine Eingangsgrofie x(t) mit einer Ausgangsgrofie y(t) verkniipft,
gegeben. Dieser Zusammenhang wird in Abbildung 2.4 nochmals verdeutlicht.

x(t) —>  System = |—— y(t)

Abbildung 2.4: Darstellung eines Systems als Blackbox

Ein lineares System folgt dem Verstiarkungsprinzip, sodass gilt:
S(a-z(t)) =a-S(z(t)) (2.6)

Es ist somit irrelevant, ob der Faktor a (sprich Verstdrkung oder Ddmpfung) dem
Signal z(t) vor dem System aufgepragt wird, oder das Signal z(t) zuerst das System
durchlauft und a auf das Ausgangssignal wirkt. Des Weiteren muss das Superpositi-
onsprinzip erfiillt sein:

S(z1(t) + xa(t)) = S(z1(t)) + S(z2(1)) (2.7)

Die Signale kénnen einzeln das gleiche System durchlaufen und am Ende zusammen
gesetzt werden.

Wird also ein System mit einem sinusformigen Signal beliebiger Frequenz angeregt,
darf am Ausgang ausschlieBlich dieselbe Frequenz erscheinen. Sobald ausgangsseitig
neue Frequenzen im Spektrum entstehen, handelt es sich um ein nichtlineares System

[14].

Viele Operationen sind ausschliefllich linear [19]:
e Addition
e Proportionalitat

o Verzogerung (Totzeit)
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Differentiation

Integration

Faltung
e Fourier- und Laplace Transformation

Es konnen lediglich frequenzabhéangige Verdnderung in Amplitude und Phase auftre-
ten.

2.3.1 Amplitudenverzerrung

Unter Amplitudenverzerrung ist die Veranderung der Amplitude durch das lineare Sys-
tem zu verstehen. Diese Verzerrung kann frequenzabhéngig sein, die sich wiederum in
verschiedene Filtertypen wie Tiefpass, Hochpass, Bandpass oder Bandsperre einteilen
lasst. So konnen z. B. bei einem Tiefpass tiefe Frequenzen bis zu einer Grenzfrequenz f;
das System unbeeinflusst durchlaufen, wohingegen hohe Frequenzen gedampft werden.
Ist die Amplitudenverzerrung frequenzunabhéngig, entspricht dies einem Allpass. Die
Amplitudenverzerrung eines Systems wird mit dem Amplitudenspektrum beschrieben.

Der Frequenzgang des Systems ist die Fourier-Transformierte der Impulsantwort h(t)
des Systems und ist gegeben durch [24]:

H(jw) = / T et () dt (2.8)

H(jw) ist eine komplexe Zahl und lésst sich in
H(jw) = [H(jw)| V™) (2.9)

aufteilen. |H (jw)| entspricht dem Amplitudenspektrum, wobei dieses héufig logarith-
misch in dB dargestellt wird:

Aap = 10logy, [H(jw)|? (2.10)

2.3.2 Phasenverzerrung

Eine Veranderung der Phase entspricht einer zeitlichen Verschiebung des Eingangssi-
gnals. Ist die Phasenverzerrung frequenzabhéngig, verformt dies die Kurvenform des
Eingangssignals, ohne dabei neue Frequenzanteile entstehen zu lassen. Die Frequenz-
abhangigkeit wird héufig als Phasengang grafisch dargestellt, der sich wie folgt aus
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dem komplexen Frequenzgang H (jw) berechnet [24]:

I(H(jw))

®(jw) = arctan R(H o))

(2.11)
Die negative Ableitung des Phasengangs fiihrt wiederum zur Gruppenlaufzeit 76, (jw):

(1) = — o B(j0) (2.12)

Anhand der Gruppenlaufzeit lasst sich nun die zeitliche Verzégerung in Abhéngigkeit
der Frequenz direkt ablesen. Eine ideale, konstante Gruppenlaufzeit bedeutet einen li-
nearen Phasengang, welcher jedoch nur mit (digitalen) FIR-Filtern (Transversalfilter)
zu realisieren ist. Durch die konstante Gruppenlaufzeit treten keine Phasenverzerrun-
gen auf [17].
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2.4 Nichtlineare Verzerrung

Sind im Ausgangssignal y(t) (siehe Abbildung 2.4) Frequenzanteile enthalten, die im
Eingangssignal nicht vorhanden waren, handelt es sich um ein nichtlineares System.
Zwischen dem Ein- und Ausgangssignal besteht kein proportionaler Zusammenhang
und die Verstarkung des Systems ist abhangig vom Eingangspegel. Nichtlineare Pro-
zesse konnen im Allgemeinen wesentlich komplexer als lineare Prozesse sein - bekannte
mathematische Methoden fiir LTI-Systeme lassen sich nicht mehr anwenden. Abhéngig
von der Applikation kdnnen nichtlineare Verzerrungen durchaus gewollt sein, wie bei-
spielsweise bei Modulationsvorgéngen, um das Nutzsignal in einen anderen Frequenz-
bereich zu verschieben. Dabei wird eine Schaltung gezielt im nichtlinearen Bereich
betrieben.

In dieser Arbeit wird der interessante Fall der Ubersteuerung eines Verstirkers be-
trachtet, der aufgrund einer immer endlichen Betriebsspannung in die Signalbegren-
zung geht. Dies wird qualitativ anhand einer beliebigen Verstarker-Kennlinie und zwei
Sinus-Schwingungen unterschiedlicher Amplitude in Abbildung 2.5 erlautert.

A U(mt inV A Uou,t inV

linearer
Bereich

Abbildung 2.5: Signalbegrenzung (orange) durch nichtlineare Verstarkerkennlinie

Die Amplitude der blauen Sinus-Schwingung liegt innerhalb des linearen Bereichs. Da-
her kann diese voll aussteuern und die Form bleibt erhalten. Bei dem Signal in orange
liegt die maximale Eingangsamplitude bereits im abknickenden Teil der Kennlinie und
die Ausgangsspannung wird dementsprechend bis zur Betriebsspannung Upg begrenzt.
Umso grofler die Eingangsspannung, desto mehr nédhert sich die Ausgangsspannung
einer Rechteckform an und desto hoher sind die Verzerrungsprodukte.

Der Grad an nichtlinearer, harmonischer Verzerrung wird meist als Klirrfaktor £ bzw.
Total Harmnonic Distortion (THD) angegeben. Dabei wird an das System eine ein-
zelne Frequenz, meist 1 kH z, angelegt und die Effektivwerte aller Oberwellen auf die
Grundwelle bezogen. Nach Tietze und Schenk [42] folgt daraus fiir den Klirrfaktor in
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Prozent:

- 72
\ nX::z n
k=100% " — (2.13)

Ui

Dabei bezeichnet U, die Amplitude der n-ten Harmonischen. Da Verstérker heutzutage
sehr niedrige Klirrfaktoren haben, ist eine logarithmische Angabe in dB ebenso tiblich:

(o N

1 1

Der Klirrfaktor sagt jedoch nichts iiber den klanglichen Eindruck aus, da hieraus die
spektrale Zusammensetzung der Oberschwingungen nicht hervorgeht.

Notation

Fiir die nichtlinearen Verzerrungsprodukte haben sich verschiedene Bezeichnungen eta-
bliert. Die Oberwellen, die als ganzzahlig Vielfache der Grundschwingung auftreten,
werden als n-te Harmonische oder Klirrkomponente k, bezeichnet, wobei n der Ord-
nung entspricht. So wird die Grundfrequenz auch als 1. Harmonische oder k; Kompo-
nente bezeichnet. Die 2. Harmonische bzw. ks Komponente entspricht wiederum der
doppelten Grundfrequenz (Oktave) [43].

2.4.1 Harmonische Verzerrung

Bei harmonischer Verzerrung wird an das System lediglich eine einzelne Frequenz
angelegt. Im Ausgangssignal entstehen neue Frequenzen, die als Vielfache der Ein-
gangsfrequenz auftreten. Wird die positive und negative Halbwelle des Eingangssignals
gleichermaflen verzerrt, liegt eine symmetrische Verzerrung vor, andererseits handelt
es sich um eine asymmetrische Verzerrung.
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Asymmetrische Verzerrung

Dies sei am Beispiel einer einfachen quadratischen Kennlinie erlautert.

() ——f ()2 ()

Abbildung 2.6: System mit quadratischer Kennlinie

Das Ausgangssignal y(t) ergibt sich somit durch

) = (#(0)) = (1) (1) (2.15)

Im Gegensatz zu den in Kapitel 2.3 genannten Operationen ist eine Multiplikation wie
z.B. y(t) = x1(t) - x2(t) eine nichtlineare Operation. Ist das Eingangssignal x(t) eine
Sinus-Schwingung der Frequenz f

x(t) = sin(2w ft) = sin(wt) (2.16)

folgt fiir das Ausgangssignal
y(t) = sin(wt) - sin(wt) . (2.17)

Uber das Additionstheorem
sin(wit) - sin(wat) = ; : {sin(wlt + wot) + sin(wit — Cdgt):| (2.18)

ergibt sich

y(t) = ; :sin(wt + wt) 4 sin(wt — wt)}
= ; :sin(th) + sin(O)]
:; sin(2wi) + 1] : (2.19)

Das Ausgangssignal enthalt somit nicht mehr die Eingangsfrequenz, dafiir jedoch die
doppelte Frequenz und einen Gleichanteil mit je halber Amplitude. Dies ist fiir eine
Sinus-Schwingung mit 10 Hz in Abbildung 2.7 dargestellt.
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Abbildung 2.7: Quadratische Kennlinie: Ein- und Ausgangssignal im Zeitbereich
(oben) und Frequenzbereich (unten)

Kennlinien, die nur gerade Potenzen enthalten, produzieren bei Anregung mit einer
einzelnen Frequenz immer einen Gleichanteil und ausschliellich Harmonische gerader
Ordnung (ko, k4, ke, ...). Die maximal auftretende Potenz bestimmt die hochste ent-
stehende Harmonische. Fiir gewohnlich entstehen bei einer asymmetrischen Kennlinie
jedoch alle Oberwellen, da diese nicht ausschlieBliche Anteile mit nur geraden Potenzen

aufweisen.

Symmetrische Verzerrung

Eine symmetrische Verzerrung lasst sich an der Punktsymmetrie der Kennlinie erken-
nen. Vorausgesetzt die Eingangsschwingung ist nicht durch einen Offset nach oben
oder unten verschoben, werden die positiven und negativen Halbwellen dementspre-
chend gleichermaflen (daher symmetrisch) verzerrt. So erzeugt die kubische Kennlinie
23 nur die Grundfrequenz und die 3. Harmonische. Kennlinien, die nur ungerade Po-
tenzen enthalten, produzieren bei Anregung mit einer einzelnen Frequenz immer die
Grundfrequenz und ausschlielich Harmonische ungerader Ordnung (k3, ks, k7, ...).

Wird die Eingangsschwingung durch einen Offset beispielsweise nach oben verschoben,
werden die positiven Halbwellen starker als die negativen Halbwellen verzerrt. Dies
fithrt zu einer asymmetrischen Verzerrung, wobei sowohl Harmonische gerader als auch
ungerader Ordnung entstehen.

Im folgenden Beispiel wird fiir die Kennlinie eine tanh-Funktion gewahlt.
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Abbildung 2.8: System mit tanh-Kennlinie

Hat die Eingangsschwingung keinen Offset bzw. Gleichspannungsanteil, entstehen, wie
in Abbildung 2.9 dargestellt, am Ausgang nur Harmonische ungerader Ordnung.
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Abbildung 2.9: tanh-Kennlinie: symmetrische Verzerrung
In Abbildung 2.10 wurde die Eingangsschwingung hingegen durch einen Offset von 1 V'

nach oben verschoben. Durch die asymmetrische Verzerrung entstehen am Ausgang
zusétzlich Harmonische gerader Ordnung.
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Abbildung 2.10: tanh-Kennlinie: asymmetrische Verzerrung (Eingangsschwingung
mit Offset von 1 V)

2.4.2 Intermodulation

Sind im Eingangssignal z(¢) mindestens zwei verschiedene Frequenzen enthalten, ent-
stehen neben den Vielfachen (Kapitel 2.4.1) ebenfalls Summen- und Differenzfrequen-
zen der Eingangsfrequenzen. Akustische Signalquellen, wie Sprache oder auch eine
Gitarre, enthalten bereits zahlreiche Oberwellen. Dies fithrt durch die nichtlineare
Kennlinie schnell zu einem untibersichtlichen Spektrum [43]. In der Nachrichtentechnik
werden die Intermodulationsprodukte z.B. gezielt fiir Modulationsvorgdnge benutzt,
um ein Frequenzspektrum in einen anderen Frequenzbereich zu verschieben.

Als einfaches Beispiel dient wieder die quadratische Kennlinie aus Abbildung 2.7. Das
Eingangsignal enthélt nun die Frequenzen w; und w, mit derselben Amplitude A.

z(t) = A-sin(wit) + A - sin(wat)
= A | sin(wit) + sin(wst) (2.20)
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Fir das Ausgangssignal folgt daraus:
2
y(t) = (1))
2
_ (A . [sin(wit) + Sin(wgt)]>
= A?. { sin®(wit) + 2 - sin(wyt) - sin(wat) + sin2(w2t)] (2.21)
Uber das Additionstheorem aus Kapitel 2.4.1 lisst sich der Ausdruck zu
5 [1 , L.
y(t) = A*- [2 [1 4 sin(2wit)] + 2 - 5 [sin(wit — wot)
1
+sin(nt +wat)] + 5 [1+ sin(2w2t)]] (2.22)
vereinfachen und nach den Frequenzanteilen sortieren.
2 L. I
y(t) = A*- {1 + 3 sin(2wqt) + 3 sin(2wst)
+ sin((wr — wp)t) + sin((wr + wg)t)] (2.23)

In Abbildung 2.11 sind diese Intermodulationsverzerrungen fiir zwei Sinus-
Schwingungen mit f; = 100 Hz, fo = 10 Hz und der Amplitude A = 1 als

Eingangssignal veranschaulicht.
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Abbildung 2.11: Quadratische Kennlinie: Intermodulation durch zwei Eingangsfre-
quenzen
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Neben den beiden Harmonischen, die bei 20 Hz und 200 Hz auftreten sowie einem
Gleichanteil, entstehen Summen- und Differenzfrequenzen bei 90 Hz und 110 Hz.

Die Frequenzlage der Intermodulationsverzerrungen lasst sich nach Weinzierl [43] fur
zwei Eingangsfrequenzen allgemein ausdriicken:

fap=p-fitq-fo mit p=1,2,3... ¢=1,23.. (2.24)

Die Summe aus p und ¢ bezeichnet dabei die Ordnung einer Intermodulationskompo-
nente. Die bei einer nichtlinearen Kennlinie héchste auftretende Potenz bestimmt die
maximale Ordnung der Intermodulationsprodukte. Daher entstehen bei einer quadra-
tischen Kennlinie nur Intermodulationsprodukte 2. Ordnung.
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2.5 Systemidentifikation von LTI-Systemen

Ein LTI-System lasst sich durch dessen Impulsantwort h(t) bzw. komplexen Frequenz-
gang H (jw) vollstdndig beschreiben. Bei einer Systemidentifikation wird versucht, das
Systemverhalten, welches Eingangsgrofie mit Ausgangsgrofie verkntipft, durch ein ma-
thematisches Modell zu erfassen. Die Abbildung 2.12 zeigt das System als Unbekannte.

X(t) — ? > y(t)

Abbildung 2.12: Unbekanntes System verkniipft Eingangsgrofie z(¢) mit Ausgangs-
grofe y(t)

Bei einer experimentellen Systemidentifikation wird das System mit geeigneten Test-
signalen angeregt und die Systemantwort y(¢) aufgezeichnet. Anhand beider Grofien
lasst sich nun auf das unbekannte System schliefen. Die wohl einfachste Moglich-
keit ist beispielsweise die Anregung des Systems mit Einzeltonen, wobei jeweils die
Ein- und Ausgangsspannung mit einem RMS-Voltmeter notiert wird. Die Eingangs-
frequenz wird um eine gewtinschte Frequenzauflosung erhoht und der Vorgang bis
zur maximalen Frequenz (z.B. 20 kHz bei Audio) wiederholt. Das paarweise Teilen
der Ausgangsspannung durch die Eingangsspannung ergibt den Amplitudengang des
Systems. Nachteilig ist jedoch der zeitliche Aufwand und der weiterhin unbekannte
Phasengang [43].

Allgemein berechnet sich das Ausgangssignal durch Faltung der Impulsantwort mit
dem Eingangssignal:

o0

y(t) = / h(r) - 2(t —7) dr = h(t) * 2(1) (2.25)

Im Frequenzbereich entspricht die Faltung wiederum einer Multiplikation:
Y (jew) = H(juw) - X (joo) (2.26)
Durch die einfache Multiplikation ldsst sich dies nun nach H(jw) auflésen:

Y(jw)
X(jw)

H(jw) = (2.27)

Im Zeitbereich wird fiir die Berechnung der Impulsantwort ein zum Anregungssignal
inverses Filter benotigt. Die Faltung des Ausgangssignals mit diesem inversen Filter
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fiihrt anschliefend zur Impulsantwort. Fiir die Berechnung des inversen Filters muss
der komplexe Frequenzgang des Anregungssignals invertiert werden - fir den Am-
plitudengang wird der Kehrwert gebildet und der Phasengang wird negiert. Ist das
Anregungssignal spektral weifl verteilt, bedeutet dies lediglich ein zeitlich invertiertes
Anregungssignal:

h(t) = y(t) * 2(—t) (2.28)

Dies ist dquivalent zur Kreuzkorrelation zwischen dem Ausgangssignal und dem nicht
invertierten, also originalen Anregungssignal. Bei nicht spektral weilen Anregungssi-
gnalen ist das inverse Filter hingegen iiber den Frequenzbereich zu berechnen [43].

In den folgenden Abschnitten werden nun beispielhaft drei verschiedene Methoden
zur Systemidentifikation kurz vorgestellt, die sich vor allem durch das verwendete
Anregungssignal unterscheiden.

2.5.1 Dirac-Impuls

Der Dirac-Impuls stellt in der Systemtheorie einen zeitlich unendlich kurzen Impuls
mit gleichzeitig unendlich hoher Amplitude dar. Im Frequenzbereich zeigt der Ampli-
tudengang des Impulses einen horizontalen Verlauf, die Phase und Gruppenlaufzeit
bleiben ebenfalls konstant bei 0° bzw. 0 s. Die Abbildung 2.13 veranschaulicht die
Auslegung des Impulses. Die in der Praxis realisierbare Amplitude des Impulses héngt
von der Applikation ab.

konstanter Betrag konstante Phase Impuls
Ain dB, D(jwh UinV,
+10 4 +180°+
IFFT
0 > 0° > e—oO
fin Hz _'_ fin Hz
~104 —180°+
e
tins
Abbildung 2.13: Auslegung eines Impulses im Frequenzbereich
Die Fourier-Transformierte des Dirac-Impulses ergibt sich nach [24] zu
i(t)yo—e1 . (2.29)
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Wird das System mit einem Dirac-Impuls angeregt, zeigt sich die gesuchte Impulsant-
wort des Systems direkt am Ausgang als Antwort auf den am Eingang eingespeisten
Impuls:

Y(jw) _ Y(jw)

H(je) = Sy = = Yje) e—o hit) = y(0) (2.30)

Dieser Zusammenhang ist in Abbildung 2.14 visualisiert. Der Begrift DUT bezeichnet
dabei das zu identifizierte System (englisch: Device Under Test).

Impuls Impulsantwort

I_» L DUT L F

Abbildung 2.14: Dirckte Systemidentifikation tiber einen (Dirac)-Impuls

Die Fourier-Transformierte der Impulsantwort, also der Frequenzgang des Systems,
zeigt nun alle Abweichungen von dem urspriinglich vorgegebenen, horizontalen Verlauf
von Amplitude und Phase des Impulses.

In diesem Zusammenhang ist jedoch zu beachten, dass der Impuls aufgrund immer
endlicher Bandbreite und Betriebsspannung in der Praxis immer nur eine Naherung
fiir das mathematische Modell ist. Um eine &hnlich hohe Energie wie bei Rauschsi-
gnalen oder Sinus-Sweeps zu erreichen, miisste die Amplitude des Impulses mehrere
100 V' betragen. Da dies selten zu realisieren ist, findet der Impuls aufgrund dem
daraus resultierenden, schlechten Signal-Rauschverhéltnis in der Praxis weniger An-
wendung [43].

2.5.2 Maximum Length Sequence

Sogenannte MLS-Folgen (englisch: Maximum Length Sequence) bzw. Maximalfolgen
sind bindre Signale, die dennoch Eigenschaften von Pseudo-Zufallssignalen besitzen
und einfach in Soft- und Hardware zu realisieren sind. Dies wird klassischerweise mit ei-
nem getakteten, linear riickgekoppelten Schieberegister und XOR-Gattern umgesetzt,
wobei die einzelnen Bitstellen des Schieberegisters ein irreduzibles Polynom représen-
tieren. Solche Polynome haben den Vorteil, dass die maximale Anzahl an mdoglichen
Zustinden 2V — 1 (mit N Bitstellen) periodisch durchlaufen werden.

Maximalfolgen sind zwar deterministische Signale, das Amplitudenspektrum ist jedoch
aufgrund der gleichverteilten Amplitudenwerte wie beim Dirac-Impuls exakt weif3,
wenn die Folge periodisch wiederholt wird. Der Crest- bzw. Scheitelfaktor scheint
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einen perfekten Wert von 0 dB zu haben, allerdings wird durch das Antialiasing-Filter
des D/A-Wandlers die Bandbreite des Singals begrenzt, sodass durch die urspriinglich
steilen Flanken Uberschwinger entstehen, die den Crestfaktor um ca. 7—8 dB erhéhen.

Die Impulsantwort lasst sich schlecht iiber den Frequenzbereich berechnen, da fiir den
FFT-Algorithmus (englisch: Fast-Fourier-Transformation) 2 Werte benotigt werden,
die Maximalfolge jedoch immer nur 2 — 1 lang ist. Daher wird die Impulsantwort
im Zeitbereich iiber eine Faltung des Ausgangssignals mit der zeitlich invertierten
Maximalfolge bestimmt, welches in der nachfolgenden Abbildung 2.15 visualisiert ist.

Periodische MLS

i | x(t)y,]  DUT

>< y(t)

Invertierte MLS ferioilisc}tle t
X(—t) ) mpulsantwor

- O )

Abbildung 2.15: Systemidentifikation iiber eine MLS-Folge

Da sowohl das Ausgangssignal als auch die zeitinvertierte Maximalfolge periodisch ist,
ist auch die durch die Faltung bestimmte Impulsantwort periodisch. Verschwindet die
periodische Impulsantwort noch innerhalb der Periode im Rauschteppich, entspricht
diese zugleich der gesuchten, nicht-periodischen Impulsantwort.

Abschlielend sei erwahnt, dass fiir MLS-Folgen die Kreuzkorrelation zwischen Ein-
und Ausgangssignal iiber die sogenannte ,schnelle Hadamard-Transformation“ (FHT)
wesentlich schneller als tiber die diskrete Faltung berechnet werden kann. Auf diesen
Algorithmus wird an dieser Stelle nicht ndher eingegangen, da die Systemidentifikation
tiber MLS-Folgen in dieser Arbeit nicht weiter verfolgt wird [43].

2.5.3 Sinus-Sweep

Bei einem Sinus-Sweep wird ein vorher festgelegtes Frequenzintervall in einem ge-
wiinschten Zeitraum durchlaufen. Die Frequenz steigt dabei zeitlich typischerweise
linear oder logarithmisch - aber auch andere Verlaufe sind hier denkbar. Im Gegensatz
zu den Maximalfolgen, die das exakt weifle Amplitudenspektrum erst nach periodi-
scher Wiederholung zeigen, reicht bei einem Sinus-Sweep bereits ein Durchgang aus.
Die Messdauer lésst sich dadurch ebenfalls deutlich reduzieren. Die Lénge des Sweeps
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hat jedoch vor allem Einfluss auf das Signal-Rauschverhéltnis. Je kiirzer der Sweep,
desto weniger Energie fallt auf die einzelnen Frequenzbereiche und desto schlechter
ist das Signal-Rauschverhéaltnis. Ein kurzer Sweep wiirde im Grenzfall in einen Dirac-
Impuls tibergehen.

Der Crestfaktor liegt theoretisch bei ca. 3 dB, der in der Praxis auch nahezu erreicht
wird, da hier das Antialiasing-Filter des D/A-Wandlers keine nennenswerte Ampli-
tudenverzerrung verursacht. In der Praxis weist der Sinus-Sweep somit ein besseren
Crestfaktor als die MLS-Folgen auf.

Die Konstruktion kann sowohl im Zeitbereich als auch im Frequenzbereich durchge-
fithrt werden. Charakteristisch fiir den Entwurf im Zeitbereich sind die Uberschwinger
an den Enden des Betragsspektrums. Da beim Sinus-Sweep beliebige Signallingen
moglich sind, kann die fiir den FFT-Algorithmus notwendige Linge von 2V Daten-
werte ohne Probleme konstruiert werden. Folglich wird die Impulsantwort meist tiber
eine Entfaltung im Frequenzbereich berechnet. Dazu wird das Anregungs- und Aus-
gangssignal auf mindestens die doppelte Linge erweitert, jeweils iiber eine FFT in
den Frequenzbereich gehoben und das Ausgangsspektrum durch das Spektrum des
Anregungssignals geteilt. Die gesuchte Impulsantwort ergibt sich nun durch eine an-
schliefende inverse FFT. Zeigt das untersuchte System dariiber hinaus auch nichtlinea-
res Verhalten, sind zusétzlich im negativen Zeitbereich weitere Anteile zu entdecken,
die die harmonischen Verzerrungsprodukte darstellen. Da diese zeitlich ausreichend
weit von der kj-Komponente entfernt sind, kann die endgiiltige Impulsantwort durch
Fensterung extrahiert werden [43]. Der Ablauf ist noch einmal in Abbildung 2.16 zu-
sammengefasst.

h/lindestens" FFT Impulsantwort
y(t) doppelte Lange
pur Y | 3 o o Il
Nullen
Y (jw) L J X (jw)
() ? h(t)
Sinus-Sweep Mindestens IFFT Impulsantwort inkl.
X(t) doppelte Liange Klirrprodukte
Nullen

Abbildung 2.16: Systemidentifikation tiber einen Sinus-Sweep
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Insgesamt lassen sich somit aus einer einzelnen Messung sowohl die Impulsantwort
der Grundwelle als auch samtliche harmonischen Klirrprodukte ermitteln, sodass z. B.
auch eine anschlieflende Klirrfaktor-Berechnung denkbar wére. Aufgrund dieser vor-
teilhaften Figenschaften wird der Sinus-Sweep im weiteren Verlauf dieser Arbeit als
Anregungssignal verwendet.
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2.6 Modelle fiir nichtlineare Systeme

Systeme mit nichtlinearen Verhalten werden haufig um einen bestimmten Arbeits-
punkt linearisiert, da fiir LTI-Systeme eine iiberwiegend geschlossene mathematische
Theorie existiert. Reicht allerdings diese Einschrankung um den Arbeitspunkt nicht
aus, um das System fiir die Applikation ausreichend genau zu beschreiben, oder sind
die Nichtlinearitaten zu stark, muss dieses durch ein geeignetes nichtlineares Modell
charakterisiert werden. Da die bei natiirlichen Prozessen vorkommenden Nichtlinea-
ritdten sehr vielfdltig sind, gibt es ebenfalls eine breite Auswahl an verschiedenen
nichtlinearen Modellen.

In dem folgenden Abschnitt soll ein kurzer Uberblick iiber nichtlineare Modelle gege-
ben werden. Da diese Thematik sehr umfassend ist, gelingt eine ausfiihrliche Einfiih-
rung an dieser Stelle nicht. Vielmehr soll fiir die Ubersicht auf die mogliche Klassifizie-
rung unterschiedlicher Modelle eingegangen werden. Neben der klassischen Volterra-
Funktionalreihe werden anschlieBend hauptsachlich die fiir diese Arbeit interessan-
ten, blockorientierten Modelle betrachtet. Es existieren diverse andere nichtlineare
Modelle wie kiinstlich neuronale Netzwerke, NARMAX-Modelle (englisch: Nonlinear
Autoregressive Moving Average with Exogenous Input), Fuzzy-Modelle oder auch
die Wiener-Reihe, das Kolmogorov-Gabor-Polynom und das bilineare zeitdiskrete
Eingangs-Ausgangs-Modell. Auf diese Modellansitze wird jedoch nicht weiter einge-
gangen, da die fiir diese Arbeit durchgefiihrte Literaturrecherche den Ansatz iiber
blockorientierte Modelle bestétigte. Viele der zuletzt aufgezahlten Modelle stellen zu-
dem allgemeine und durch ihre hohe Parameteranzahl ,unhandliche* Anséitze dar.
Andere sind spezialisierte Modelle, die beispielsweise Anwendung in der Regelungs-
technik finden.

Bohn und Unbehauen [3] sowie Schréder und Buss [30] bieten jeweils einen umfas-
senden Einstieg in nichtlineare Modelle und stellen die Grundlage fiir dieses Kapitel
dar.

2.6.1 Kiassifizierung nichtlinearer Modelle
Statisch oder dynamisch

Héangt die Ausgangsgroffe eines Systems nur von dem momentanen Wert der Ein-
gangsgrofle ab, wird dieses als statisches System bezeichnet. Ist die Ausgangsgrofie
hingegen von dem Verlauf der Eingangsgrofie abhéngig, die Vergangenheit hat also
einen Einfluss auf die aktuelle Ausgangsgrofe, liegt ein dynamisches bzw. speicher-
fihiges System vor. Die Geschwindigkeit eines Autos ist beispielsweise abhéangig von
den in der Vergangenheit wirkenden Antriebskriften, sodass die in Bewegung versetzte
Masse des Autos und die Geschwindigkeit mit einem Gedéchtnis vergleichbar ist.
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Vorwissen iiber das System

Anhand des Vorwissens tiiber die Systemstruktur unterscheiden sich die Modellierungs-
ansatze, wobei der Grad an Vorwissen in White-, Gray- und Black-Box-Modellen aus-
gedriickt wird. Dies ist nur eine grobe Einteilung, entscheidet jedoch in erster Instanz
iiber das Vorgehen und die in Frage kommenden Modell-Gruppen.

Fiir ein White-Box-Modell muss das Systemverhalten sehr genau analysiert werden.
Es werden meist physikalische und geometrische Gleichungen verwendet, wobei die zu
bestimmenden Modellparameter den physikalischen Parametern entsprechen. Die Mo-
dellparameter konnen durch praktische Messungen erfasst werden, dies ist jedoch keine
Voraussetzung. Interne Systemzusténde werden durch die aufwendige Systemanalyse
ebenso beachtet.

Wie die Anlehnung an die Farbgebung bereits vermuten lasst, ist das Black-Box-
Modell sehr kontrir zum White-Box-Modell. Es wird keine Kenntnis iiber das System-
verhalten vorausgesetzt, weshalb die Modellparameter keinen direkten physikalischen
Zusammenhang darstellen. Es interessiert lediglich die Nachbildung des Eingangs-
Ausgangsverhaltens. Zur Beschreibung des Systemverhaltens wird allerdings ein allge-
meines Modell benotigt, welches aufgrund der hohen Parameteranzahl recht ,,unhand-
lich* werden kann.

Das Gray-Box-Modell stellt den Mittelweg dar. Durch grobes Wissen iiber die System-
struktur kann ein einfacheres, aber dafiir spezielleres, Modell gewahlt werden, dessen
Modellparameter wie beim Black-Box-Modell experimentell zu bestimmen sind. Diese
Modellparameter kénnen wiederum in Modellgleichungen auftauchen, die meist be-
kannte physikalische Zusammenhénge repréasentieren. Zu dieser Gruppe gehoren bei-
spielsweise die weiter unten vorgestellten blockorientierten Modelle.

Eingangs-Ausgangs-Beschreibung oder Zustandsraumbeschreibung

Modelle mit Eingangs-Ausgangs-Beschreibung stellen nur den Zusammenhang zwi-
schen der Eingangs- und Ausgangsgrofie her. Bei einer Zustandsraumbeschreibung
werden im Gegensatz dazu ebenfalls innere Systemzustande beachtet. Da in dieser
Arbeit durch Messungen nur Eingang und Ausgang des Verstérkersystems bekannt
sind, werden die Zustandsraumbeschreibungen nicht weiter betrachtet.

Zeitkontinuierlich oder zeitdiskret

Stellen Ein- und Ausgangssignale sowie interne Zwischengrofien kontinuierliche Ver-
laufe tiber die Zeit dar, wird von einem (zeit)kontinuierlichen Modell gesprochen. Im
Gegensatz dazu werden fiir die Berechnung auf einem Mikrocontroller oder DSP Ein-
gangssignale mittels Analog-Digital-Umsetzer in diskrete Wertefolgen iiberfithrt und
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der Zusammenhang zwischen Ein- und Ausgangsgrofie nur zu bestimmten Zeitpunkten
tr beschrieben. Das zugrunde liegende Modell wird dementsprechend als zeitdiskret
bezeichnet.

2.6.2 Volterra-Reihe

Die Volterra-Reihe ist eine der ersten allgemeinen Beschreibungen fiir nichtlineare
Systeme mit einem Ein- und Ausgang (SISO, englisch: Single Input Single Output),
vorgestellt von dem italienischen Mathematiker Vito Volterra. Durch die allgemeine
Giiltigkeit sind wenige Vorkenntnisse iiber das System erforderlich - die Systembe-
schreibung ist jedoch dementsprechend komplex und unhandlich.

Die Eingangs-Ausgangsbeziehung eines System lasst sich allgemein iiber

y(t) = H [2(t)] (2.31)

y=Hx (2.32)

ausdriicken, wobei H den Systemoperator und z(t) die Eingangsgrofie darstellt. Zu
beachten ist, dass H nicht auf einen einzelnen Zeitpunkt sondern nur auf den gesamten

Verlauf der Eingangsgrofie z(t) angewendet werden darf, weshalb in 2.32 der Bezug
zur Zeit t verschwindet. Ausgedriickt als unendliche Funktionalreihe ergibt sich:

y(t) = 3" H, [al) (233

H; wird nun als Volterra-Operator i-ter Ordnung bezeichnet. Fiir
Hy [z(t)] = ho (2.34)

ergibt sich der konstante Wert hg, der bei verschwindender Eingangsgrofie am Aus-
gangs anliegt. Allgemein gilt fiir die Volterra-Reihe

Hi [l‘(t)] = h() + / / hz‘(Tl,TQ,...7TZ‘)
cx(t —m)x(t — 1)..x(t — 1) dry...dTedT (2.35)

wobei h; als den i-ten Volterra-Kern bezeichnet wird. Fiir die ersten drei Volterra-
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Operatoren folgt ausgeschrieben:

/ hi(m) - o(t — 7)) dny (2.36)
H / /hg T1,7'2 t—Tl) (t—’Tg) d7_2d7_1 (237)

= / / / h3 T1,7'2,7'3) : ZL‘(t - Tl)l‘(t — Tg)l‘(t — 7'3) dngngTl (238)

H; entspricht dem linearen Faltungsintegral, welches bereits mit Formel 2.25 einge-
fithrt wurde. Bei linearen Systemen ist dementsprechend nur dieser Term ungleich null.
Grundsatzlich kann die Volterra-Reihe als nichtlineare Erweiterung des Faltungsinte-
grals angesehen werden. Fiir kausale Systeme kann die untere Integralgrenze zu null
gesetzt werden. Ist dariiber hinaus die Eingangsgrofie xz(t) = 0 fir ¢ < 0, kann die
oberere Integralgrenze zu t vereinfacht werden

Im Gegensatz zu der Volterra-Reihe beschreibt die Taylor-Reihe ausschlielich sta-
tische Nichtlinearitdten. Der Zusammenhang zwischen beiden Beschreibungsformen
lasst sich beispielhaft fiir eine Taylor-Reihe 2. Ordnung tiber ein vorgeschaltetes dy-
namisches LTI-System herleiten, welches in Abbildung 2.17 dargestellt ist. Die Spei-
cherfahigkeit steckt dementsprechend nur in dem LTI-System, nach auflen wirkt dies
jedoch wie eine dynamische Nichtlinearitat.

Taylor-Reihe

______________________________________

—> ag + a1z + asz? Y

statisch

_______________________________________

x(t) : LTI—System v(t) »| ag+ aiv + a2v2 —:—>

dynamisch

Abbildung 2.17: Beispiel eines statisches und dynamisches Systems
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Fir die Taylor-Reihe ergibt sich die Ausgangsgrofie durch:
y(t) = ap + arz(t) + aza(t)? (2.39)

Ist ein LTI-System mit der Impulsantwort h(t) vorgeschaltet, folgt:

o0

y(t) = a0 + ar / h(r) -t —7) dr

o0 2

+as { / h(T)-z(t — 1) dr (2.40)

—00

Der quadratische Ausdruck wird ausmultipliziert und die Integrationsvariablen in 7;
bzw. 75 umbenannt.

o0

y(t) = a0 + a ZO h(r)-a(t—7) dr
tas {Z h(r) - 2t —71) dﬁ} - {Z W) - 2(t = 75) dr> (2.41)
- a0+_Z ah(r) - a(t —7) dr
+_Z_Z ash(r)h(r) - a(t — m)a(t — ) dry dry (2.42)

Die Zusammenfassung und Umbenennung der Konstanten mit den jeweiligen Impul-
santworten fithrt direkt zur Volterra-Reihe 2. Ordnung.

y(t) = hot / ha(r)-a(t —7) dr

+ 7 7 ho(T1,72) - x(t — 1)x(t — T9) dro dmy (2.43)

—00 —O0

2.6.3 Blockorientierte Modelle

Blockorientierte Modelle werden aus einzelnen Blocken zusammengesetzt, die aus
dynamischen linearen Systemen oder statischen Nichtlinearitaten bestehen. Je nach
Kombination ergeben sich Modelle mit unterschiedlichen Verhalten, wobei zusatzlich
zwischen vorwartsgerichteten und riickgekoppelten Modellen unterschieden wird. In
Abbildung 2.18 sind die wichtigsten vorwértsgerichteten Modelle zusammengefasst.
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Hammerstein-Modell Wiener-Modell
X(t), NL  — H(S) )r(t), X(U, H(s) L ANz Y<t),
Hammerstein-Wiener-Modell Wiener-Hammerstein-Modell
209l ALy | H(s) — NLy P 2Opl Hy(s) b NC | Hao(s) P

Abbildung 2.18: Vorwértsgerichtete blockorientierte Modelle durch Reihenschaltung
von dynamischen linearen Systemen H (s) und statischen Nichtlinea-
ritaten N'L (Abbildung basierend auf [30])

Das Hammerstein-Modell wird ebenfalls als NL-Modell bezeichnet, welches direkt die
Reihenfolge der Blocke verdeutlicht (nichtlinear - linear). Eine Parallelschaltung von
r Hammerstein-Modellen wird als Urysohn-Modell bezeichnet, eine Parallelschaltung
aus r Wiener-Modellen wiederum als Projection-Pursuit-Modell. Das Lur’e-Modell
stellt ein lineares System mit riickgekoppelter Nichtlinearitat dar.

Bei einer Systemidentifikation auf Basis eines blockorientierten Modells gilt es nun die
einzelnen Blocke zu identifizieren. Fiir die linearen dynamischen Systeme werden ty-
pischerweise die Koeffizienten a1, as, ..., a,, und by, by, ..., b, der Ubertragungsfunktion
oder der Verlauf der Impulsantwort bestimmt, bei den jeweiligen statischen Nichtli-
nearitdten die nichtlineare Funktion.

Der Amplitudengang eines Gitarrenlautsprechers féllt iiblicherweise bereits ab ca.
6 kHz stark ab, welches fiir die Formung des verzerrten Gitarrenklangs enorm wich-
tig ist, da ebenfalls die durch die Nichtlinearitit entstandenen Oberwellen geddampft
werden. Ohne diese Tiefpasswirkung klingt das verzerrte Signal harsch und unange-
nehm. Das Wiener-Modell mit Ausgangsnichtlinearitét, welches gleichzeitig die einzige
Nichtlinearitat darstellt, ist daher fiir eine Beschreibung eines Verstéarkersystems nicht
geeignet. Das Hammerstein-Modell mit ausgangsseitigem LTI-System bietet im Ge-
gensatz dazu passende Voraussetzungen. Daher liegt das Hauptaugenmerk auf diesem
blockorientierten Modell.
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Software-Komponenten

3.1 Hardware

3.1.1 TMS320C6748 DSP Development Kit (LCDK)

Das TMS320C6748 DSP DEVELOPMENT KiT (LCDK) ist ein Entwicklungsboard
mit dem digitalen Signalprozessor TMS320C6748 der Firma TEXAS INSTRUMENTS
(TT), welches in der nachstehenden Abbildung dargestellt ist.

Abbildung 3.1: TMS320C6748 DSP DevELOPMENT KiT (LCDK) (links) und
JTAG-Emulator OLIMEX LTD. TMS320-XDS100-V3 (rechts)

TT bietet mit dem OMAPL138 ein dhnliches Entwicklungsboard an, welches jedoch
zusatzlich mit einen ARM9-Mikroprozessor ausgestattet ist. Digitale Signalprozessoren
(DSP) sind fur bestimmte mathematische Operationen optimiert, die in der Signalver-
arbeitung fortwahrend bendtigt werden. Die Signale werden mittels Analog-Digital-
Umsetzer (ADC) digitalisiert, sodass diese als zeit-diskrete Wertefolgen (Samples)
vorliegen. Auf dem DSP koénnen die Samples wiederum mit mathematischen Ope-
rationen manipuliert und iiber einen Digital-Analog-Umsetzer (DAC) wieder zuriick
in die analoge, zeit-kontinuierliche Form tiiberfithrt werden. Eine typische Operation
ist beispielsweise die MAC-Operation (englisch: Multiply Accumulate), welche z.B.
bei der Ausfiihrung einer Faltung benétigt wird. DSPs sind auf solche Operationen
derart optimiert, dass diese teilweise innerhalb eines Taktes ausgefiihrt werden und
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daher durch ihre hohe Effizienz héufig in echtzeitfahigen Applikationen verwendet
werden. Der Begriff ,echtzeitfahig® ist dabei nicht fest definiert, sondern héngt von
den Anforderungen der Applikation ab. In Rahmen dieser Arbeit sollte die Latenz
durch das DSP-Board nicht mehr als 10 ms betragen, da dies dem Musiker ansonsten
als unangenehme Verzogerung auffillt. Die heutzutage erhéltlichen PCs sind ebenfalls
enorm leistungsstark, fiir die Implementierung des Gitarrenverstiarkers wurde sich je-
doch bewusst fiir einen DSP entschieden, da einerseits die Anforderung von < 10 ms
unter Windows nur mit gut optimierten Treibern einzuhalten ist und andererseits ein
kleiner und portabler Verstarker entstehen soll.

Da das DSP-Board tiber keinen Onboard-Emulator verfiigt, wird ein externer JTAG-
Emulator wie der in Abbildung 3.1 angeschlossene OLIMEX LTD. TMS320-XDS100-
V3 Emulator benétigt, um das DSP-Board zu programmieren. Auf dem Entwicklungs-
board sind neben dem eigentlichen DSP diverse Peripherieeinheiten untergebracht, mit
denen sich Signale iiber verschiedene Schnittstellen ein- und ausspielen lassen. Einen
Uberblick iiber diese Komponenten bietet das folgende Blockdiagramm in Abbildung

X
USB0 OTG @E@/ P
MCASP| Stereo Audio @ “
el L ¢ KimD)
-
—ochk 10/100 AUDIO OUT N
DC TFSI%_E:gzso -l 3106) <N N
(LANG710A) — £
C
HEADER BRGECToN I )Y
¥ e ¥ T 5
DDR-II = Video Digital e R
SDRAM l Decoder - - L
128MB (TVP5147M1) Video In
(KAT1G164QF
- VPIF_DIN
-BCE7) - —= > T
OMAP-L138/ e Micro SD/
C6748 SDIMMCO | MMC Connector
NAND Flash I o Looc,
4Gb EMIF-A
MT29F4G16 * r Video DAC
ABADAH4 > (THS8135) VGCA
USB 1.1
l OHClI %
T;Jpse-BA UsB Dual Voltage
iy B LCD Headers
Transceiver
(FT232RQ) JTAG

DIP STATUS SPI1 -
SWITCH LEDs Fingerprint Sensor
SAT, AES850

Abbildung 3.2: Blockdiagramm der Peripherieeinheiten auf dem TMS320C6748
DSP DevVELOPMENT KiT (LCDK) [40]

Uber den 14-Pin JTAG Anschluss wird der JTAG-Emulator angeschlossen. Als Spei-
chererweiterung befindet sich neben einem 128 MB DDR-II SDRAM Speicher, der
mit 150 M Hz getaktet ist, auflerdem ein langsamerer SDRAM bzw. NAND-Flash
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Speicher, der iiber eine EMIF-Schnittstelle (englisch: Extern Memory Interface) ver-
bunden ist. Dartiber hinaus kann der Speicher tiber eine Serial-ATA-Schnittstelle
oder einer SD-Speicherkarte erweitert werden. Diese Speichermoglichkeiten sind je-
doch nur fiir zeit-unkritische Applikationen zu empfehlen. Weitere Peripherie stel-
len beispielsweise verschiedene Video-Schnittstellen oder auch eine Ethernet- und
UART-Schnittstelle dar. Fiir diese Arbeit werden jedoch hauptsiachlich die Audio-
Schnittstellen Audio In und Audio Out benétigt, die tiber den TLV320AIC3106
Stereo Audio Codec realisiert sind.

Fiir mehr Informationen wird an dieser Stelle auf die verschiedenen Datenblétter zum
DSP und der Peripherieeinheiten verwiesen [36, 40, 39, 38, 41, 37].

TMS320C6748 Fixed- and Floating-Point DSP

Auf dem Entwicklungsboard ist der TMS320C6748 DSP untergebracht, der mit
375 M Hz getaktet ist und acht 32 Bit-Instruktionen in einem Prozessortakt, also ca.
alle 2.67 ns, verarbeiten kann. Berechnungen kénnen sowohl mit Festkomma- (eng-
lisch: fixed-point) als auch Gleitkommazahlen (englisch: floating-point) durchgefihrt
werden. Weiterhin sind im DSP 32 kB LP1 Program Cache, 32 kB L1D Data Ca-
che und 256 kB L2 RAM untergebracht. Insgesamt acht Funktionseinheiten (M1, L1,
D1, S1, M2, L2, D2, S2) kénnen verschiedene Instruktionen in einem Prozessortakt
ausfithren, wobei die M Einheiten Multiplikationen durchfiihren und mit den L und
S Einheiten arithmetische und logische Operationen realisiert werden kénnen. Die D
Einheiten sind fir das Laden von Daten und das Abspeichern der Ergebnisse aus den
Berechnungen zustandig [39, 38].

TLV320AIC3106 Audio Codec und McASP

Der TLV320AIC3106 ist ein low-power Audio Codec zur Ein- und Ausgabe von
Audiosignalen. Von den diversen Ein- und Ausgéngen sind auf dem Entwicklungsboard
iiber 3.5 mm Klinkenbuchsen jeweils ein Stereo-Eingang und Stereo-Ausgang sowie ein
Mikrofoneingang herausgefiihrt. Die Abtastrate kann zwischen 8 kHz und 96 kHz
getrennt fiir den ADC und DAC eingestellt und fiir die Wortbreite der einzelnen
Kanéle aus 16, 20, 24 und 32 Bit gewahlt werden. Sowohl auf der Eingangs- als auch
Ausgangsseite kann die Verstarkung der Signale separat eingestellt werden. Auf der
Eingangsseite steht hierfir ein PGA (englisch: Programmable Gain Amplifier) zur
Verfiigung, der das analoge Signal vor dem ADC verstéirkt. Auf der Ausgangsseite wird
der Pegel in diskreter Form vor dem DAC beeinflusst. Zur Kommunikation zwischen
DSP und Audio Codec wird der serielle Steuerbus wahlweise iiber I2C (englisch: Inter-
Integrated Circuit) oder SPI (englisch: Serial Peripheral Interface) realisiert. Zur
Ubertragung der Audiodaten besitzt der DSP wiederum einen Multichannel Audio
Serial Port (McASP), der verschiedene Protokolle wie I?S (englisch: Inter-IC Sound)
oder TDM (englisch: Time Division Multiplex) unterstiitzt.
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3 Hardware- und Software-Komponenten

Fir den Austausch von Audiosamples bestehen grundlegend drei Moglichkeiten.
e Polling
e Interrupts
e (E)DMA

Bei Polling- und Interrupt-Verfahren werden immer Sample fiir Sample tibertragen.
Allerdings ist das Polling keine besonders elegante Losung, da das Programm immer
aktiv auf ein neues Sample wartet und erst anschliefend die Berechnungen durchfiihrt.
Waiéhrend des Pollings kann die CPU keine anderen Instruktionen ausfithren, wodurch
enormes Potential verschenkt wird.

Im Gegensatz dazu kann die CPU beim Interrupt-Verfahren durchgehend Instruktio-
nen ausfithren. Ist ein neues Sample verfiighar, wird ein Interrupt geworfen, die ak-
tuellen Berechnungen unterbrochen und das Sample in der entsprechenden Interrupt-
Service-Routine bearbeitet. Wichtig ist, dass die Signalverarbeitung des Samples mit
dem implementierten Algorithmus kiirzer als die Abtastzeit Ty (Kehrwert der Ab-
tastfrequenz Fy) ist, da ansonsten bereits ein neues Sample verfiighar ist, obwohl die
aktuelle Berechnung noch nicht abgeschlossen ist, welches zu Aussetzern fiihrt.

Durch (E)DMA (englisch: (Enhanced) Direct Memory Access) wird ein ganzer Block
von Samples auf einmal vom Audio Codec in den Speicher geladen, ohne dass dabei
die CPU mit einbezogen werden muss. Dieses Verfahren ist noch effizienter als die
Interrupt-Methode, da die CPU nicht bei jedem Sample aktuelle Instruktionen unter-
brechen muss. Wéahrend die CPU den gesamten Block von Samples verarbeitet, werden
parallel die vorgegebene Anzahl an Samples gesammelt. Die Blockgroie bestimmt so-
mit die Eingangs-Ausgangs-Latenz, sodass beispielsweise bei einer Blockgrofie von 512
Samples und einer Abtastrate von 96 kH z eine Latenz von ca. 5,3 ms entsteht. Be-
sonders bei blockbasierten Algorithmen wie einer Fast-Fourier-Transformation (FFT)
bietet sich das (E)DMA-Verfahren an [36, 37].
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3 Hardware- und Software-Komponenten

3.1.2 Focusrite 6i6 2nd Gen Audio Interface

Mit dem Audio Interface 616 2ND GEN der Firma FOCUSRITE, dargestellt in Abbil-
dung 3.3, werden tiber die serielle Schnittstelle USB (englisch: Universal Serial Bus)
sdmtliche Signale fiir den PC wéahrend des Identifikationsprozesses der Verstarkerkette
ein- und ausgespielt.

Faoacuisy i

Abbildung 3.3: FOCUSRITE 616 2ND GEN Audio Interface

Das Interface bietet hierfiir diverse Ein- und Ausgidnge, wovon ein Eingang mit ein-
stellbarem Mikrofon-Vorverstirker und ein analoger Ausgang zur Ausgabe des Sinus-
Sweeps verwendet wird. Da das Audio Interface noch iiber einen zweiten Eingang mit
separatem Mikrofon-Vorverstérker verfiigt, wére auch eine Abnahme der Lautsprecher-
Box mit zwei Mikrofonen denkbar, die anschliefend softwaretechnisch gemischt wer-
den. Auf diese Moglichkeit wird in der Arbeit allerdings verzichtet.

Mithilfe der mitgelieferten Software FOCUSRITE CONTROL lassen sich samtliche
Hardware-Eingiange und Software-Playbacks mit beliebigen Pegeln auf die verschie-
denen Ausgéange routen. Eine direkte Verbindung von Ein- und Ausgang ist ebenso
moglich, sodass keine (softwarebedingte) Eingangs-Ausgangs-Latenz entsteht.

Die maximale Abtastrate betrigt 192 kH z mit einer Wortbreite von 24 Bit [10]. Der
Audio Codec des DSP-Board unterstiitzt wiederum eine maximale Abtastrate von
96 kH z mit einer Wortbreite von maximal 32 Bit [36], daher wird sowohl in MATLAB
als auch auf dem DSP-Board mit 96 kH z/24 Bit gearbeitet.

Der Amplitudengang von Ein- und Ausgang sollte moglichst glatt sein, damit das
Audio Interface die Messung nicht verfilscht. In [10] gibt der Hersteller fiir den
hérbaren Bereich 20 Hz — 20 kHz beim Mikrofoneingang eine Abweichung von
+0,5 dB/ — 1,5 dB und beim Ausgang eine Abweichung von +0,5 dB an. Dies wird
messtechnisch mit einem ROHDE & SCHWARZ UPV Audio Analyzer iberprift, indem
iitber FOCUSRITE CONTROL der Mikrofoneingang direkt mit dem Ausgang verbunden
und die Signalstrecke durchgemessen wird. Der gemessene Amplitudengang entspricht
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3 Hardware- und Software-Komponenten

somit der Summe aus Ein- und Ausgang. Wie in der Abbildung 3.4 zu sehen, hat der
Amplitudengang eine Welligkeit von etwa 0,5 dB und hélt damit die Spezifikation aus
dem Datenblatt ein.
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Abbildung 3.4: Amplitudengang vom Focusrite 6i6 2nd Gen Audio Interface, Mi-
krofoneingang direkt auf Ausgang geroutet (Messung mit ROHDE &
ScHwWARZ UPV Audio Analyzer)

Um den Einfluss des Audio Interfaces zu eliminieren, kann der Frequenzgang einzeln
aufgenommen und im spéteren Identifikationsverfahren mit eingerechnet werden. Da
der Amplitudengang jedoch bereits eine geringe Welligkeit aufweist, wird auf diese
Moglichkeit verzichtet.

Der Ausgangspegel wird softwaretechnisch nun so eingestellt, dass die Ausgangsspan-
nung ca. 1 Vpp betrdgt. Eine hohere Spannungsamplitude sorgt zwar fiir ein besseres
Signal-Rausch-Verhéltnis, Messungen mit einem Oszilloskop zeigen jedoch bei Vollaus-
steuerung mit 0 dBF'S starke nichtlineare Verzerrungen durch Signalbegrenzung, die
unbedingt zu verhindern sind. Die Mikrofon-Vorverstéarkung ist so einzustellen, dass
der Aussteuerbereich moglichst gut genutzt wird, um das Signal-Rausch-Verhéltnis zu
maximieren, ohne dabei den Eingang zu iibersteuern. Die Vorverstarkung ist je nach
verwendeten Mikrofon und Lautstarke des jeweiligen Gitarrenverstarkers unterschied-
lich zu wéhlen. Durch eine hohere Lautstérke des Gitarrenverstérkers kann eine nied-
rigere Vorverstarkung gewahlt werden, sodass das Eigenrauschen des Vorverstérkers
geringer ausfillt und das Signal-Rausch-Verhéltnis weniger stark negativ beeinflusst
wird.

Die Klirrfaktoren von Mikrofoneingang und Ausgang sind mit kleiner 0,002 % bzw.
kleiner 0,001 % niedrig spezifiziert. Allgemein ist darauf zu achten, dass jegliche Uber-
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steuerung der Signale verhindert wird, da dies in den spateren Messergebnissen nicht
korrigierbar ist.

3.1.3 Visual Sound Custom Shop PureTone Buffer

Um die Impedanz des Gitarren-Tonabnehmers an den geringen Eingangswiderstand
des DSP-Boards anzupassen, wird als Impedanzwandler der VISUAL SOUND CUSTOM
SHOP PURETONE BUFFER verwendet. Dazu wird dieser zwischen Gitarre und Audio-
Eingang des DSP-Boards geschaltet (siche 2.1). Das Wirkungsprinzip entspricht dem
aus Kapitel 3.1.3.

3.2 Software
3.2.1 MathWorks MATLAB

Der gesamte Entwicklungsprozess dieser Arbeit wird in der Software MATLAB der
Firma THE MATHWORKS, INC. durchgefithrt. Die einzelnen Signale, wie z.B. der
Sinus-Sweep oder die Systemantwort der Verstiarkerkette, werden tiber Wave-Dateien
mit 96 kH z/24 Bit exportiert bzw. importiert.

3.2.2 PreSonus Studio One 3

STUDIO ONE 3 der Firma PRESONUS AUDIO ELECTRONICS, INC. stellt eine so-
genannte DAW (englisch: Digital Audio Workstation) dar, die fiir gewohnlich zur
Produktion von Musik verwendet wird. Im Rahmen dieser Arbeit dient diese Softwa-
re als Schnittstelle zum Audio Interface, die iiber den ASIO-Treiber (englisch: Audio
Stream Input/Output) direkten Zugriff auf alle Ein- und Ausgénge besitzt. STUDIO
ONE 3 wird zum Abspielen und Aufnehmen von Audiosignalen verwendet - die Bear-
beitung der Signale wird lediglich in MATLAB durchgefiihrt. Als kostenlose Alternative
eignet sich ebenso der Audioeditor AUDACITY.

3.2.3 Texas Instruments Code Composer Studio und SDK

Zur Programmierung des DSP-Boards bietet TEXAS INSTRUMENTS mit CODE COM-
POSER STUDIO (CCS) eine integrierte Entwicklungsumgebung bzw. IDE (englisch:
Integrated Development Environment) an, die zum Zeitpunkt dieser Arbeit in der
Version 8 vorliegt. In derselben Version von CCS lassen sich prinzipiell alle Entwick-
lungsboard des Herstellers programmieren, es werden jedoch zuséatzlich die entspre-
chenden Softwarekomponenten benétigt. So kann fiir das DSP-Board unter [35] das
Prozessor-SDK ' (englisch: Software Development Kit) heruntergeladen werden, mit
dem alle wichtigen Programmbibliotheken zur Verfiigung gestellt werden. Der aktuelle
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C6000 Compiler kann wiederum direkt tiber das App Center innerhalb CCS instal-
liert werden. Fiir einen umfassenden Uberblick iiber das Prozessor-SDK wird an dieser
Stelle auf die Dokumentation unter [34] verwiesen.

Fir einen schnellen Einstieg in die digitale Signalverarbeitung auf dem DSP-Board
wird das Beispielprogramm , MCASP_ Audio_ ledkOMAPL138_ c674xExampleProject*
verwendet, welches unter ...\ ti\ pdk_omapl138_1_0_4\ packages mithilfe von BAT-
Dateien erstellt wird. Durch das Skript pdksetupenv.bat ldsst sich tberpriifen, ob
alle Pfade zu den Programmbibliotheken korrekt gesetzt sind. Innerhalb des Skripts
pdkProjectCreate.bat lassen sich nun anschliefend die gewiinschten Beispielprogramme
mit den korrekten CCS-Projekteinstellungen erstellen. Das Beispielprogramm arbei-
tet mit dem (E)DMA-Verfahren, da fiir die Implementierung auf dem DSP-Board
blockbasierte Algorithmen bendétigt werden. Fiir detailliertere Informationen wird an
dieser Stelle auf Kapitel 5 verwiesen.
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4 Nichtlineare Systemidentifikation

In diesem Kapitel wird die Methodik zur Identifikation der nichtlinearen Verstarker-
kette entwickelt, welches den Kern dieser Arbeit darstellt. Wie bereits in Kapitel 2.6.3
erlautert, wird das blockorientierte Hammerstein-Modell verwendet, um das Eingangs-
Ausgangs-Verhalten nachzustellen.

Hammerstein-Modell

Uyl Nz b Hs) P

Abbildung 4.1: Blockorientiertes Hammerstein-Modell

Neben dem Hammerstein-Modell besitzt das Wiener-Hammerstein-Modell (sieche Ab-
bildung 2.18) mit einem LTI-System am Ausgang ebenfalls passende Voraussetzungen,
der Fokus wird jedoch auf das weniger komplexe Hammerstein-Modell gelegt.

Es sind folglich zwei Blocke zu bestimmen, deren Identifikation bzw. Design jeweils
in einem eigenen Abschnitt erldutert wird. Dartiber hinaus kénnen durch die Nicht-
linearitdten Frequenzen entstehen, die hoher als die halbe Abtastfrequenz sind und
somit das Abtasttheorem verletzen. Mogliche Mailnahmen werden in Abschnitt 4.2.3
beschrieben.

Wahrend der Ausarbeitung dieses Kapitels stellten sich insbesondere die Arbeiten von
Novak [20, 22, 21] als hilfreich heraus, die auf die Identifikation héherer Impulsant-
worten mittels Sinus-Sweep mit exponentiell steigender Frequenz aufbauen. Dessen
entwickelter Sinus-Sweep stiitzt sich wiederum auf die Arbeit von Farina [9] aus dem
Jahr 2000. Weiterhin seien die Publikationen von Fichas [6, 7, 5, 8] genannt, in de-
nen ebenfalls anhand blockorientierter Modelle Gitarrenverstéirker und Gitarreneffekte
modelliert werden.
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4 Nichtlineare Systemidentifikation

4.1 Messung einzelner Impulsantworten hoherer
Ordnung

4.1.1 Messaufbau

E ﬁ“ﬁ m? I

A Audio Interface
A
= uss |
¥
PC

Abbildung 4.2: Messaufbau

Die Abbildung 4.2 zeigt den Messautbau zur Identifikation des linearen Blocks. Der
in MATLAB generierte Sinus-Sweep wird in STUDIO ONE 3 importiert, iiber den Aus-
gang des Audio Interfaces wiedergeben und in die zu identifizierende Verstarkerkette
eingespeist. Das durch das Mikrofon aufgenommene Signal wird anschlieend durch
den Mikrofon-Vorverstarker des Audiointerfaces verstarkt und digitalisiert. Diese Sys-
temantwort wird abschlieBend wieder in STUDIO ONE 3 als Wave-Datei exportiert
und in MATLAB importiert.

4.1.2 Design des Sinus-Sweeps

Das grundlegende Vorgehen und die Vorziige einer Systemidentifikation iiber einen
Sinus-Sweep wurde bereits in Kapitel 2.5.3 aufgezeigt. Es wird nun ein Sweep Signal
benotigt, bei dem die Impulsantworten des linearen Anteils sowie héherer Ordnungen
trotz starker Nichtlinearitaten zeitlich getrennt in Erscheinung treten. Das nachfol-
gende Design dieses Sweep mit exponentiell steigender Frequenz wird direkt nach [20]
durchgefiihrt. Nach Farina [9] lésst sich jedoch zunéchst grundlegend im Zeitbereich
ein Sinus-Sweep mit exponentiell steigender Frequenz tiber

s(t) = sin (27rf1L {exp (2) — 1D (4.1)

ausdriicken. Die Geschwindigkeit der exponentiellen Frequenzénderung ist wiederum
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von dem Faktor L abhéngig. Die benotigte Sweep-Zeit ergibt sich aus:

T=L In (ﬁ) (4.2)

Dabei bezeichnet f; die Startfrequenz und f, die Endfrequenz des Sinus-Sweeps. Ty-
pischerweise wird eine gewiinschte Sweep-Zeit vorgegeben, sodass dementsprechend
Formel 4.2 nach den Faktor L umgestellt wird.

-1 _ (4.3)

I3
In <f1>

Diese Definition fiihrt jedoch dazu, dass die Phasen der einzelnen héheren Impulsant-
worten nicht synchron sind, welches spéter aufwendig zu korrigieren wére. Es ist daher
darauf zu achten, dass bei dem Sweep zu den Zeitpunkten der Vielfachen der Start-
frequenz f; dieselbe Phase wie bei f; (also t = 0 s) eintritt. Dieser Zusammenhang ist
in der Abbildung 4.3 verdeutlicht. Die Zeitpunkte, bei dem sich im Sweep-Signal die
m-fachen Frequenzen von f; einstellen, werden allgemein mit At,, bezeichnet.

fi(Atm) =m - fi (4.4)

wobei m € N\ {0}.

Af,] Atg Afﬁ

1
1
1
1
1
1
1
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Abbildung 4.3: Synchrone Phasen bei Vielfache der Startfrequenz f; (Abbildung ba-
sierend auf [20])

Bei den Frequenzen fi, 2f;, 3f1 etc. soll die aktuelle Phase des Signals somit im-
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mer gleich null sein. Dafiir wird nach [20] die Geschwindigkeit der Frequenzédnderung
angepasst.

L= i round Th

t ()
i

Die Zeit 7' beschreibt dabei die gewiinschte Sweepldnge und round das Runden zur
néichsten ganzen Zahl. Die wahre zeitliche Lange T berechnet sich wiederum nach
Formel 4.2.

(4.5)

Die Zeitpunkte, wo sich die jeweils nachste vielfache Frequenz von f; einstellt, berech-
net sich nach

At,, = Lin(m) . (4.6)

Ein Sinus-Sweep s5(t), der mit der doppelten Startfrequenz (2f,) von s(t) beginnt,
wire ab dem Zeitpunkt Aty identisch mit s(t):

Sg(t) = S(t + Atg) (47)

Dies gilt ebenfalls fiir weitere m-fache Frequenzen von f;, sodass sich dies allgemein
formulieren lasst:

sm(t) = s(t + Aty,) (4.8)

Der Sinus-Sweep s(t) wird nun als Anregungssignal x(t) fiir die Verstérkerkette ver-
wendet (siehe Abbildung 4.2).

4.1.3 Nichtlineare Entfaltung und Fensterung

In diesem Abschnitt gilt es nun anhand des beschriebenen Sinus-Sweeps und der gemes-
senen Systemantwort y(¢) den linearen Block des Hammerstein-Modells aus Abbildung
4.1 zu bestimmen. Farina sowie Novdk verwenden hierfir ein zum Anregungssignal
inverses Filter 5(t), welches bei Faltung mit diesem Anregungssignal theoretisch einen
Dirac-Impuls ergibt:

s(t) % 3(t) = 8(t) (4.9)

Wird das inverse Filter wiederum im Zeitbereich mit dem Ausgangssignal gefaltet,
erscheinen neben der Impulsantwort der k1-Komponente ebenfalls getrennt die Impul-
santworten hoherer Ordnung. Mathematisch lésst dies sich als Summe aller einzelnen
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Impulsantworten h,, (t) ausdriicken:

Y1)+ 5) = 3 Tom(t + At) (4.10)

m=1

Dieser Zusammenhang wird zusétzlich in Abbildung 4.4 verdeutlicht.

ha(t)

ha(t)

‘ tins

—At4 —Atg —Atg ,Atl

Abbildung 4.4: Zeitliche Verteilung der Impulsantworten hoherer Ordnung (Abbildung
basierend auf [20])

Im Gegensatz zu dem im Kapitel 2.5.3 besprochenen linearen Sinus-Sweep, der ein rein
weifles Amplitudenspektrum aufweist, fallt bei dem hier verwendeten Sinus-Sweep das
Amplitudenspektrum zu den hohen Frequenzen mit etwa 3 dB / Oktave. Da die Fre-
quenz exponentiell ansteigt, werden hohe Frequenzen schneller als tiefere Frequenzen
durchlaufen, sodass auf letztere mehr Energie fallt. Aus diesem Grund muss das in-
verse Filter im Frequenzbereich konstruiert werden - eine zeitliche Invertierung reicht
hier nicht aus. Nach [20] lautet das entsprechende inverse Filter nach Bildung des
Kehrwertes fiir den Amplitudengang und Invertierung des Phasengangs:

5= h exp (—) s(—t) (4.11)

Im Zeitbereich bedeutet dies neben der zeitlichen Invertierung eine andere Hiillkurve
fiir die Amplitude, die zu den tiefen Frequenzen hin fallt. In Abbildung 4.5 werden die
Signale qualitativ visualisiert.
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Abbildung 4.5: Sinus-Sweep und inverses Filter im Zeitbereich

Die abschliefende Entfaltung kann sowohl im Zeitbereich (siehe Formel 4.10) als auch
im Frequenzbereich erfolgen, letzteres ist jedoch aufgrund Geschwindigkeitsvorteilen
zu bevorzugen. Eine anschliefende inverse FFT fithrt zu den zeitlich getrennten Im-

pulsantworten aus Abbildung 4.4:

S hn(t + Aty,) — IFFT {FFT <y(t)> FFT (E(t)ﬂ

m=1

Zur Trennung der einzelnen Impulsantworten kann die Gewichtung mit einem einfa-
chen Rechteckfenster erfolgen, da die Impulsantworten an den Réndern des Fensters

gegen null verschwinden und daher kein Leakage-Effekt auftritt.
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4.2 Design der statischen Nichtlinearitat

Bei dem Design der statischen Eingangsnichtlinearitiat des Hammerstein-Modells wur-
den wihrend des Entwicklungsprozesses verschiedene Ansatze verfolgt, die jedoch nicht
immer zum Erfolg fithrten. In den nachfolgenden Abschnitten werden nun trotzdem
die verschiedenen Moglichkeiten diskutiert. Die Reihenfolge der Abschnitte spiegelt
den Entwicklungsprozess wieder. Der Begriff Waveshaper bezeichnet dabei eine ma-
thematische Funktion, die das Eingangssignal nichtlinear verzerrt.

4.2.1 Waveshaper
Potenzreihe

Der Ansatz iiber eine Potenzreihe wurde von Nowdk in [20] sowie [22] vorgestellt.
Dabei wird das Hammerstein-Modell in eine Parallelschaltung von » Hammerstein-
Modellen umgeformt, wobei jede Eingangsnichtlinearitit eine Potenz verschiedenen
Grades darstellt. Die potenzierten Signale durchlaufen jeweils ein eigenes lineares Filter
und werden schlielich zum Ausgangssignal y(t) zusammenaddiert. Dieses Modell ist
in der nachfolgenden Abbildung 4.6 dargestellt.

> T »  Gi(s) —l
> 22 > Gas) >
x(t) Z y(t)
> P > Gs(s) »
» 2V » Gy(s) J

Abbildung 4.6: Parallelschaltung von » Hammerstein-Modellen mit einfachen Poten-
zen

Die verschiedenen Filter G,,(s) werden grundlegend aus den Impulsantworten h,, ()
aus dem vorherigen Abschnitt gewonnen. Diese entsprechen jedoch nicht direkt den
Fourier-Transformierten der Impulsantworten, sondern werden zusétzlich tiber eine
Matrix umgeformt (siehe [20]). Problematisch ist jedoch, dass die verschiedenen Po-
tenzen nicht ausschlieBlich Produkte ihrer Potenz erzeugen. Wie bereits in Kapitel
2.4.1 erlautert, erzeugt eine quadratische Kennlinie bei Anregung mit einer einzelnen
Frequenz neben der doppelten Frequenz zusétzlich einen Gleichanteil. Eine kubische
Kennlinie erzeugt ebenfalls eine k3- und k;-Komponente.
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Trotz der umgeformten Filter G,,(s) gelang es wihrend der Entwicklung dieser Arbeit
beispielsweise nicht harmonische Verzerrung mit den zu erwarteten Frequenzanteilen
durch dieses Modell nachzustellen.

Chebyshev-Polynome

Eine weitere Moglichkeit stellt die Verwendung von Chebyshev-Polynomen erster Art
dar, die Nowvdk ebenfalls in einer spéteren Publikation [21] verwendet. Diese Art von
Polynomen haben den Vorteil, dass bei Anregung mit einer einzelnen Frequenz und
einer Amplitude von eins wie

z(t) = sin(w + ) (4.13)

jeder parallele Pfad (siehe Abbildung 4.6) nur die entsprechenden vielfachen Frequen-
zen der Eingangsschwingung produziert.

Chebyshev-Polynome erster Art werden nach der Vorschrift
To(z) =2x - T,y (x) — T—a(x) mit n=2,3,4... (4.14)
gebildet, wobei die Anfangsbedingungen

To(xz) =1 (4.15)
Ti(z) ==z (4.16)

lauten. Fiir die nachsten drei Chebyshev-Polynome folgt dementsprechend:

Ty(z) = 22* — 1 (4.17)
Ts(z) = 42 — 32 (4.18)
Ty(z) = 8x* — 8% +1 (4.19)

Der Index n der Polynome deutet direkt auf die produzierten Klirrkomponenten £k,
hin.

Die Chebyshev-Polynome bilden nun die parallelen Eingangsnichtlinearititen - die
linearen Filterblocke bestehen wiederum direkt aus den gemessenen Impulsantworten
hm(t). Dieses Modell ist in Abbildung 4.7 dargestellt.
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—» Ti(z) —» H(s)
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Abbildung 4.7: Parallelschaltung von r Hammerstein-Modellen mit Chebyshev-
Polynomen

Das Obertonverhalten kann nun direkt frequenzabhéngig durch die anschliefenden
Filter geformt werden. Nachteilig ist jedoch, dass dies nur fiir eine Eingangsschwingung
mit einer Amplitude von eins gilt. Fiir alle anderen Eingangsamplituden erzeugen die
einzelnen Chebyshev-Polynome wie z. B. T5(x) ahnlich wie die einfachen Potenzen im
vorherigen Abschnitt nicht ausschliellich die k3 Komponente, weshalb dieses Modell
ebenfalls verworfen wurde.

Feste Kennlinien

In diesem Abschnitt wird nun die in dieser Arbeit verwendete statische Nichtlinearitat
erlautert. In Kapitel 2.4.1 wurde bereits mit Abbildung 2.8 die tanh-Funktion einge-
fithrt und erldutert. Diese und &dhnliche Funktionen bzw. Waveshaper eignen sich gut
als statische Nichtlinearitat fiir das Hammerstein-Modell aus Abbildung 4.1, da die
Ausgangsamplitude immer fest begrenzt ist und so kein digitales Clipping entstehen
kann. Das Funktionsprinzip entspricht einer Verstiarkerkennlinie, wie sie in Abbildung
2.5 erlautert wurde.

Neben der tanh-Funktion schliagt Zolzer [47] weitere Kennlinien fiir die Nachbildung
von Verzerrung vor, die nachfolgend mit f; und f3 genannt werden.

fi(z) = tanh(x) (4.20)

falx) = sign(z) - (1= ™) (4.21)
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2x 2| < 3
3—(2—3x)? 1 2
3 3ST 23
fa(z) =<1 x> 2 (4.22)
3—(2-3|z|)? 2 1
3 T32TS 73
-1 r < —%

Des Weiteren wird in [45] eine Kennlinie fir die Approximation der tanh-Funktion
vorgeschlagen, die hier zusétzlich fiir positive und negative Eingangswerte unterteilt
wird.

T

RPN
fa(x) = UHJ) (4.23)

- <0
(1+ [a™)""

Sind n und p identisch, wird das Eingangssignal symmetrisch verzerrt. Firn =p = 2.5
entspricht der Kurvenverlauf in etwa der tanh-Funktion. Werden n und p jedoch un-
terschiedlich gewéhlt, wird das Signal asymmetrisch verzerrt und es entstehen Klirr-
produkte gerader Ordnung, die ebenfalls von einem Rohrenverstérker erzeugt werden
konnen. Die Klirrprodukte gerader Ordnung lassen sich zwar ebenfalls durch einen
Gleichspannungs-Offset auf dem Eingangssignal erzeugen (siehe Abbildung 2.10), bei
hohem Offset sowie geringen Eingangsamplituden fithrt dies jedoch lediglich zu ei-
nem Gleichspannungsanteil, da die Schwingungen dauerhaft in der Signalbegrenzung
liegen. Dieser Gleichspannungsanteil wird am Ende wiederum abgezogen.

Besonders vorteilhaft gegeniiber f; und f5 ist die einfache Berechnung des Ausgangs-
signals, da keine Exponentialfunktionen enthalten sind, die wesentlich zeitaufwendiger
zu berechnen sind.

Alle vier Kennlinien bzw. Waveshaper sind in der folgenden Abbildung 4.8 visualisiert.
Fir f, wurden die Parameter zu p = 10 und n = 1 gewahlt.
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Abbildung 4.8: Vergleich nichtlinearer Kennlinien

Bei Anregung mit einem Sinus der Frequenz 1 kH z entstehen unterschiedliche spektra-
le Zusammensetzungen. Die Kennlinie f3 besitzt den steilsten Verlauf, daher wird die
Signalbegrenzung am frithsten erreicht, sodass bei gleicher Eingangsamplitude mehr
Verzerrungsprodukte entstehen. Dieser Vergleich ist in Abbildung 4.9 dargestellt.
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Abbildung 4.9: Spektrale Zusammensetzung bei Anregung mit einem Sinus der Fre-
quenz 1 kHz

Durch die asymmetrische Verzerrung durch f; entsteht ebenfalls ein Gleichspannungs-
anteil, der spéter abgezogen werden muss. Wird das Eingangssignal mit einem Faktor
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4 Nichtlineare Systemidentifikation

gain multipliziert, werden die Kennlinien starker im nichtlinearen Bereich betrieben,
wodurch sich der Verzerrungsgrad flieend einstellen lésst. Diese Eingangsverstarkung
liele sich auch als Bestandteil der statischen Nichtlinearitit auffassen, zum besseren
Verstandnis wird jedoch in Abbildung 4.10 das Hammerstein-Modell um einen sepa-
raten Verstarker-Block erganzt.

Abbildung 4.10: Hammerstein-Modell mit Eingangsverstarkung

4.2.2 Erfassung des Verzerrungsgrads

Die einzelnen hoheren Impulsantworten bzw. deren Fourier-Transformierten (siehe For-
mel 4.12) spiegeln ebenfalls die spektrale Zusammensetzung des Ausgangssignals bei
Anregung mit einer einzelnen Frequenz dar, welches in der nachstehenden Abbildung
4.11 visualisiert ist.

|Ho(f)] A [Hi(f)]
|Ha(f)|
/ |H3(f)]
f1 2f1 3f1 f2 fiITHZ

Abbildung 4.11: Verteilung der Amplitudengénge als Ergebnis der nichtlinearen Ent-
faltung, beispielhaft bis zur dritten Harmonischen (Abbildung basie-
rend auf [20])

Anhand der Amplituden der Harmonischen im Verhéltnis zu den jeweiligen Grundfre-
quenzen, reprasentiert durch |H;(f)[, lassen sich die Anteile der verschiedenen Klirr-
komponenten fiir den Fall der harmonischen Verzerrung fiir unterschiedliche Frequenz-
punkte berechnen. Fiir die statische Nichtlinearitat bzw. den Waveshaper wird aller-
dings nur eine einzelne Kennlinie verwendet, die zwar grundlegend der Funktionalitét
eines Verstarkers in der Séttigung bzw. Begrenzung entspricht, jedoch ebenso eine
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4 Nichtlineare Systemidentifikation

relativ feste spektrale Verteilung besitzt. Alle vorgestellten Kennlinien sind in ihren
Parametern (z.B. p und n bei der Funktion f;) nicht ausreichend komplex, um die
individuelle Verzerrung jeder Verstarkerkette abzubilden.

Das Ziel den Verzerrungsgrad, also den Faktor gain vor der Nichtlinearitat, tiber das
Ausmessen der Klirrkomponenten zu bestimmen, gelingt an dieser Stelle nicht, da die
spektrale Zusammensetzung immer nur einen Kompromiss darstellt und insbesondere
die geraden Harmonischen (trotz asymmetrischer Verzerrung) nicht ausreichend ab-
gebildet werden. Der Vergleich der THD-Werte, sodass beispielsweise die ungeraden
Harmonischen die schwachen geraden Harmonischen proportional ausgleichen, stellt
ebenfalls keine Losung dar, da dies hortechnisch nicht demselben Verzerrungsgrad
entspricht.

Aus diesem Grund wird an dieser Stelle keine automatisierte Berechnung durchgefiihrt.
Stattdessen wird innerhalb des Identifikationsverfahrens in MATLAB der Verzerrungs-
grad hortechnisch angeglichen.

4.2.3 MaBnahmen gegen Aliasing-Effekte

Durch die nichtlineare Kennlinie der Waveshaper entstehen neue Frequenzen, die im
Eingangssignal nicht vorhanden waren und die durch die Abtastrate F,; gegebene
Nyquist-Frequenz verletzen kénnen. Folglich kénnen sich die periodischen Spektren
iiberschneiden, sodass Aliasing auftritt. Um dies zu verhindern, wird im Nachhinein
(hier nach dem A/D-Umsetzer) die Abtastrate des digitalen Signals x[n] vor dem
Waveshaper um einen Faktor L auf Fy, erhoht (Upsampling). Dazu werden im ersten
Schritt L — 1 Nullstellen zwischen den einzelnen Abtastwerten eingefiigt und diese
anschliefend, beispielsweise mittels Tiefpassfilter, interpoliert. Die Nyquist-Frequenz
liegt dementsprechend um den Faktor L hoher, sodass die Verzerrungsprodukte kein
Aliasing verursachen. Dieser Vorgang wird insgesamt als Interpolation bezeichnet.
Nach dem Waveshaper wird die Abtastfrequenz wiederum auf die urspriingliche Fre-
quenz Fy; reduziert, wobei als erster Schritt das Signal mittels Tiefpassfilter auf min-
destens die halbe Abtastfrequenz, also Fy; /2, bandbegrenzt werden muss. Anschlie-
Bend wird die Abtastrate um den gleichen Faktor L erniedrigt (Downsampling), indem
L — 1 ,Nachbar-Samples* verworfen werden. Der Vorgang aus Bandbegrenzung und
Downsampling wird ingesamt als auch als Dezimation bezeichnet [15].

Da Ein- und Ausgangssignal jeweils Audiosignale sind, wére eine minimale Abtastung
mit z.B. 44.1 kHz ebenso legitim, wobei fiir den Waveshaper beispielsweise eine In-
terpolation bzw. Dezimation um den Faktor acht, wie es in [23] vorgeschlagen wird,
durchgefithrt wird.

Innerhalb von Matlab wird ein achtfaches Upsampling mit Interpolation und Down-
sampling mit Tiefpassfilterung mithilfe der Funktionen interp und decimation getestet.
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Der hortechnische Eindruck zeigt jedoch keine Verédnderung zu der Berechnung ohne
Upsampling. Dies lasst sich durch die ohnehin bewusst hoch gewdhlte Abtastrate von
96 kH z erkldren, sodass die Nyquist-Frequenz ausreichend hoch liegt. Daher wird im
folgenden Verlauf auf ein Upsampling verzichtet und alle Berechnungen auf 96 kH z
durchgefiihrt - der Berechnungsaufwand auf dem DSP wird dadurch ebenfalls deutlich
gesenkt.

4.3 Zusatzliches Ausgangsfilter

Das Modell nach Abbildung 4.10 bildet den Charakter der Verstirkerkette bereits
gut ab, allerdings zeigt der hortechnische Eindruck durchgehend zu starke tiefe Fre-
quenzanteile gegeniiber der zu identifizierenden Verstarkerkette. Fichas beschreibt in
[5] die Identifikation eines Eingangsfilters, das sich noch vor der statischen Nicht-
linearitat befindet. Ein weiterer Grund koénnte die nichtlineare Kennlinie der stati-
schen Nichtlinearitat sein, die, wie bereits im vorherigen Abschnitt erortert, in ihren
Parametern nicht ausreichend komplex ist und daher das nichtlineare Verhalten der
Verstarkerkette nur mit Kompromissen abbildet.

Um beide Einfliisse wirkungsvoll zu kompensieren, wird nach dem linearen Block ein
zusétzliches Ausgangsfilter in Form eines Hochpasses eingesetzt, sodass sich das in
Abbildung 4.12 dargestellte Modell ergibt. Dies konnte ebenfalls als Bestandteil des
linearen Blocks des Hammerstein-Modells interpretiert werden, allerdings wird das
Hochpassfilter zum besseren Verstédndnis als separater Block dargestellt.

NL —H(s)—i»%ﬂ»

Abbildung 4.12: Hammerstein-Modell mit Eingangsverstiarkung und zusatzlichem
Ausgangsfilter (Hochpass)

Dieses Hochpassfilter wird als IIR-Butterworth Filter implementiert, da bei diesem
Filtertyp sowohl im Durchlass- als auch Sperrbereich keine Welligkeit auftritt [18].
Die Filterkoeffizienten werden in MATLAB mithilfe der Funktionen fdesign.highpass
und design bestimmt, wobei spater als Parameter vor allem Sperrdiampfung sowie
Durchlass- und Sperrbereich einstellbar sind. Die Ergebnisse mit und ohne Ausgangs-
filter sowie die Wahl der Parameter werden in Kapitel 6 gegeniiber gestellt.
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In diesem Kapitel wird die Implementierung der statischen Nichtlinearitat und des
linearen Filters auf dem DSP dargelegt. Aufgrund der begrenzten Bearbeitungszeit und
anfanglich technischen Problemen (defekte Hardware) gelang allerdings eine praktische
Implementierung mit anschlieBendem Funktionstest nicht, daher wird im Folgenden
auf die theoretischen Aspekte einer moglichen Implementierung eingegangen.

Die Gitarre stellt grundlegend nur eine Mono-Quelle dar, sodass von dem Stereo-
Eingang des Audio Codecs nur ein Kanal gelesen werden muss. Die gesamte Signal-
verarbeitung wird dementsprechend ebenfalls nur fiir einen Kanal durchgefiithrt. Am
Ende der Verarbeitung wird das Ausgangssignal jedoch auf beide Ausgangskanéle ge-
legt, damit beispielsweise auch bei angeschlossenen Kopthorern die Gitarre auf beiden
Seiten zu horen ist.

5.1 Statische Nichtlinearitat

In Kapitel 4.2.1 wurden vier verschiedene nichtlineare Kennlinien, die sich grundséatz-
lich als Waveshaper eignen, vorgestellt. Fiir die Implementierung bietet sich, neben der
Kennlinie f3, insbesondere die Kennlinie f; an, da die Funktion keine rechenaufwendi-
gen e-Funktionen, sondern einfache Potenzen in Form der Parameter p und n enthélt
und zuséatzlich eine asymmetrische Verzerrung des Eingangssignals moglich ist. Die
Funktion des Waveshapers kann direkt nach Gleichung 4.23 implementiert werden
- eine mogliche Implementierung ist in Abbildung 5.1 in Form eines Aktivitatsdia-
gramms gegeben. Dabei bezeichnet N die gewéhlte Blockgréfle an Eingangssamples.
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Abbildung 5.1: Mogliche Implementierung der statischen Nichtlinearitat als Aktivi-
tatsdiagramm mit der Sample-Blockgrofie N
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5.2 Lineares Filter

Durch die nichtlineare Entfaltung aus Kapitel 4.1 wurde in MATLAB die Impulsantwort
hi[n] des linearen Anteils bestimmt. Die Abbildung 5.2 zeigt beispielhaft diese Impul-
santwort, die durch eine praktische Messung einer Verstarkerkette bestimmt wurde.

4 106
2 H |
X: 4096 X: 8192
Y:-1.323e-08 Y: 8.465e-09
0h |
£
=
_2 H -
_4 H -
‘6 | | | | | | | |
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000 9000

n

Abbildung 5.2: Beispiel einer durch das Identifikationsverfahren bestimmten
Impulsantwort einer Verstarkerkette

Als Fensterbreite wurden 8192 Samples gewéhlt, da die Impulsantwort dort ausrei-
chend gegen null abgeklungen ist. Die einzelnen Werte der Impulsantwort entsprechen
direkt den Koeffizienten eines FIR-Filters (by bis bsi91), der als solches auf dem DSP
in der Direktform implementiert werden konnte. Die Abbildung 5.3 zeigt die Struktur
der Direktform als Blockschaltbild fiir den allgemeinen Fall von N-Filterkoeffizienten.

x[n| T z[n — 1] T z[n — 2] 7| ... [T zn — (N —1)]

h[0] h[1] h[2] [N — 1]

y[n]

,d—/ - e oo

Abbildung 5.3: FIR-Filter-Implementierung als Direktform mit N-Filterkoeffizienten

Problematisch ist allerdings, dass durch die zeitliche Verzogerung der einzelnen Ein-
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gangssamples, die bei einer (diskreten) Faltung zwangsweise erfolgen muss, eine starke
Eingangs-Ausgangs-Latenz entsteht. Jedes Verzogerungsglied in der Direktform ent-
spricht der Abtastzeit T,. Der letzte Koeffizient bgi9; des FIR-Filters wird erst nach
einer 8191-fachen zeitlichen Verzogerung des Eingangssamples mit diesem multipli-
ziert, weshalb sich eine Latenz von

tatens = T - 8192 & 85.3 mis (5.1)

ergeben wiirde - fiir ein direktes Spielgefiihl sind jedoch kleiner 10 ms zu erreichen.
Selbst wenn die Impulsantwort bzw. das FIR-Filter auf die Halfte, also 4096 Koeffi-
zienten gekiirzt wird, ist die Latenz mit ~ 42.65 ms mehr als vier mal zu hoch. Ein
weiteres Kiirzen der Impulsantwort gelingt an dieser Stelle nicht, da ansonsten signifi-
kante Anteile abgeschnitten werden und dies den Frequenzgang des FIR-Filters stark
verandert [17].

Wie bereits mit Formel 2.26 beschrieben, lasst sich der Faltungsoperator durch eine
Multiplikation ersetzen, indem Eingangssignal und Impulsantwort in den Frequenzbe-
reich transformiert werden. Im diskreten Bereich kann dies durch die diskrete Fourier
Transformation (DFT) erfolgen - in der Praxis wird jedoch fast ausschlielich die
FFT, die eine optimierte Implementierung der DFT darstellt, eingesetzt. Nach der
Berechnung im Frequenzbereich wird das Ergebnis durch eine inverse FFT wiederum
in den Zeitbereich gehoben. Diese Methodik zur Berechnung einer Faltung wird auch
als schnelle Faltung bezeichnet [16].

Die Overlap-Add-Methode beschreibt wiederum eine Technik zur Faltung langer oder
sogar unendlich langer Eingangssignale mit einer kurzen Impulsantwort. Ein Beispiel
hierfiir ware die Filterung einer Radiosendung, die in diesem Zusammenhang ein un-
endlich langes Eingangssignal darstellt. Dieses wird meist in Segmente der Lange der
Impulsantwort unterteilt und die Teil-Ausgangssignale tiber die schnelle Faltung be-
rechnet. Da sich die Teil-Ausgangssignale allerdings zeitlich iiberlappen, werden diese
Bereiche addiert. Durch diese Technik ist es moglich Signale zu filtern, ohne dabei das
gesamte Signal und dessen Lénge zu kennen [16].

Da die Impulsantwort jedoch eine Léange von 8192 Samples hat, miisste ebenso das
Eingangssignal (das Gitarrensignal) in Segmente dieser Lénge zerteilt werden, sodass
sich die Latenz nach Formel 5.1 ergibt.

Gardner beschreibt in [12] eine Methodik zur Implementierung von langen Impulsant-
worten, wie sie z.B. auch bei Raumantworten vorkommen, wodurch sich sehr kurze
Latenzzeiten erreichen lassen. Dazu wird sowohl das Eingangssignal als auch die Im-
pulsantwort in Segmente zerteilt, wobei sich die kiirzeste Segmentlénge nach der zu
erreichenden Latenzzeit richtet. Fiir die weiteren Segmente der Impulsantwort schlégt
Gardner wiederum eine stetig steigende Lénge vor. Sofort benotigte Berechnungen
der Teil-Ausgangssignale werden durch die anfanglich kurze Segmentlinge mit kurzer
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Latenzzeit durchgefiihrt, wohingegen bei spater benotigten Berechnungen die Effizienz
der schnellen Faltung bei langeren Segmenten ausgenutzt wird.

In [1, 11, 33] werden weitere Implementierungen vorgeschlagen, die sich auf die Publi-
kation von Gardner stiitzen, jedoch zum Teil andere Segmentlangen vorschlagen. Alle
Vorschlage haben hingegen gemeinsam, dass der Berechnungsaufwand fiir eine kleinere
Segmentierung der Impulsantwort (niedrigere Latenz) anwéchst, da insgesamt mehr
Teil-Ausgangssignale berechnet werden, die sich jeweils alle tiberlappen. Fiir mehr
Details wird an dieser Stelle auf die entsprechenden Publikationen verwiesen.
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Zur abschlieBenden Validierung wird in diesem Abschnitt das in Kapitel 4 vorgestell-
te Identifikationsverfahren auf verschiedene Referenzsysteme bzw. Verstarkerketten
angewendet, sodass diese mit dem endgiiltigen Modell aus Abbildung 4.12 beschrie-
ben werden. Dazu werden die verschiedenen Referenzsysteme kurz vorgestellt und
das Reamping Verfahren eingefiithrt, um sowohl die Referenzsysteme als auch deren
entsprechenden Modelle zum optimalen Vergleich mit den gleichen Gitarrensignalen
anzuregen. Die nachstehende Abbildung 6.1 zeigt diesen Zusammenhang. Sowohl das
Referenzsystem als auch dessen Modell wird mit demselben Gitarrensignal x[n] ange-
regt und die Ausgangssignale objektiv direkt in MATLAB und subjektiv als Hortest
verglichen.

n t
———» P> Referenz —)ADYR—H>DAYR—()>

f f

Vergleich

in MATLAB Hortest
! |
x[n] > Modell ol swlt)

Abbildung 6.1: Objektiver Vergleich in MATLAB und subjektiver Vergleich als Hortest

Die jeweiligen Ausgangssignale werden im Abschnitt 6.3 zunéchst iiber eine objektive
Schatzfunktion miteinander verglichen und beurteilt. Der Abschluss bildet ein Hortest
als Blindversuch, indem einer Gruppe von neun Personen dieselben Ausgangssignale
vorgespielt wurden.
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6.1 Referenzsysteme

Fiir diese Thesis stehen die folgenden vier Rohrenverstéirker zur Verfiigung:
e Orange Rockerverb 50 MKII
e Marshall MA50C
e Marshall 1959

e Top Hat

Die ersten beiden Verstarker besitzen einen sogenannten ,,Master-Volume*“-Regler, mit
dem sich die Gesamtlautstérke unabhéngig vom Verzerrungsgrad einstellen lasst. Die
Verzerrung wird bei diesem Verstarkertyp typischerweise iiber den Vorverstarker bzw.
die Vorstufe erzeugt und die Verstarkung der Endstufe, sprich die Gesamtlautstérke,
iiber einen getrennten Regler eingestellt.

Im Gegensatz dazu sind die letzten beiden Verstarker ohne Master-Volume-Regler
ausgestattet, sodass nur ein Lautstirkeregler zur Verfiigung steht. Dieser Verstarkertyp
beginnt nun erst bei hoheren Einstellungen des Lautstarkereglers zu verzerren, welches
jedoch gleichzeitig mit einer, je nach Gesamtleistung des Verstarkers, hohen Lautstérke
verbunden ist. In diesem Zusammenhang wird auch haufig von ,,Endstufenverzerrung*
gesprochen.

Alle Referenzsysteme werden in dieser Thesis mit einem SENNHEISER E906 Mikrofon
abgenommen. Die Art des Mikrofons beeinflusst die Funktionsweise der Systemidenti-
fikation nicht, formt allerdings maBigeblich den Klang des Ausgangssignals y(t) (siehe
Abbildung 4.2).

Die Start- und Endfrequenz des Sinus-Sweeps wird zu f; =40 Hz bzw. fo = 18 kHz
gewdhlt, da dies einerseits den Grenzfrequenzen des SENNHEISER E906 entspricht [31]
und andererseits eine unnotige Auslenkung der Lautsprechermembran unterhalb von
40 Hz vermieden wird.
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6.2 Reamping Verfahren

Beim Reamping-Verfahren wird das Gitarrensignal zunéchst direkt tiber das Audio
Interface aufgenommen. Die folgende Abbildung 6.2 verdeutlicht diesen ersten Schritt.

| anvz- .
E-Gitarre —— f\“iﬁfﬁtln/ —>| Audio Interface —» PC
| We °T
|

Abbildung 6.2: Erster Schritt beim Reamping Verfahren: Aufnahme des
Gitarrensignals

Dabei treten die in Kapitel 2.2 besprochen Probleme der falschen Impedanzanpas-
sung auf. Das verwendete Audio Interface (siche Kapitel 3.1.2) bietet hierfiir einen
umschaltbaren Eingangswiderstand, sodass dieser auf 1 MQ erhéht wird [10]. Alter-
nativ kann ebenfalls ein Impedanzwandler zwischen E-Gitarre und Audio Interface
geschaltet werden.

Erst im zweiten Schritt wird das aufgenommene Gitarrensignal in die Verstarkerkette
eingespielt. Der Ablauf entspricht grundlegend dem aus Abbildung 4.2, wobei anstatt
des Sinus-Sweeps nun das Gitarrensignal ausgespielt wird. Wie in [25] beschrieben,
gibt es fiir das Reamping-Verfahren spezialisierte Hardware (sogenannte Reamping-
Boxen), die zwischen den Ausgang des Audio Interfaces und den Eingang des Verstéar-
kers geschaltet werden, um eine Pegel- und Impedanzanpassung durchzufithren sowie
Brummschleifen zu vermeiden.

Auf diese Moglichkeit wird in dieser Arbeit verzichtet. Sowohl der Sinus-Sweep als
auch das Gitarrensignal werden direkt iiber den Ausgang des Audio Interfaces in die
Verstérkerkette gespielt. Die Pegelanpassung wird iitber FOCUSRITE CONTROL (siehe
Kapitel 3.1.2) gewéhrleistet.

Im Anhang C sind zwei Gitarrensignale zu finden, die als Eingangssignal fiir die Re-
ferenzsysteme sowie deren entsprechenden Modelle verwendet werden. Die Gitarrensi-
gnale werden nachfolgend mit Single Coil sowie Dynamik bezeichnet.

6.3 Objektive Beurteilung

Novdk verwendet in [20] als objektive Schatzfunktion den MSE (englisch: Mean
Squared Error), der den relativen quadratischen Fehler zwischen den einzelnen Ab-
tastwerten gemittelt tiber die Anzahl an Abtastwerten angibt.

Die Definition des MSEs ist in [29] gegeben und entspricht der in MATLAB implemen-
tierten Variante. Im Zeitbereich ist der MSE zwischen den beiden Ausgangssignalen
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mit
N-1

MSE = 3 (ualn) ~ sl (6.1)

gegeben, wobei yg[n| das diskrete Ausgangssignal des Referenzsystems und yy,[n] das
diskrete Ausgangssignal des Modells darstellt. N bezeichnet die Anzahl an Abtast-
werten. Zusétzlich ldsst sich der MSE zwischen den diskreten Ausgangsspektren be-
rechnen, wobei hier der Vergleich auf die Amplitudenspektren der Signale eingegrenzt
wird, da dies hortechnisch den grofiten Einfluss hat:

MSE; = & 3 (IValk - Wil (62

K bezeichnet den Index der hochsten diskreten Frequenzkomponente, die sich aus der
Endfrequenz des Sinus-Sweeps ergibt und in dieser Validierung daher fo = 18 kHz
betragt. Nur bis zu dieser Frequenz entspricht der Frequenzgang der experimentell
bestimmten Impulsantwort h[n| dem Frequenzgang der Referenz.

Der Vergleich der MSEs der Ausgangssignale findet unmittelbar in MATLAB mit der
Funktion immse statt. Sowohl im Zeit- als auch Frequenzbereich werden die Signale
bzw. Amplitudenspektren fiir den Vergleich normiert, da ansonsten der MSE negativ
beeinflusst wird.

Von den vier Referenzsystemen wurden insgesamt zehn unterschiedliche Einstellungen
mit den beiden Gitarrensignalen aus dem vorherigen Abschnitt aufgenommen, die
in Anhang C dokumentiert sind. Zudem findet sich im selben Anhang eine Excel-
Tabelle, in der fiir jedes Referenzsystem folgende Parameter der Modelle und MSEs
der Ausgangssignale einsehbar sind:

e Faktor gain fiir den Verzerrungsgrad

e Parameter fiir das Ausgangsfilter
— Durchlassbereich in Hz
— Sperrbereich in Hz
— Sperrdampfung in dB

e Vergleich mit Ausgangsfilter
— MSE;
— MSE;

e Vergleich ohne Ausgangsfilter
— MSE;
— MSEy
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6 Validierung und Ergebnisse

In Anhang A ist die Tabelle mit den MSE-Vergleichen, ohne den Parametern der
Modelle, direkt einsehbar.

6.4 Hortest

Zum Abschluss wird ein Hortest als Blindversuch durchgefiihrt, in dem einer Gruppe
von neun Personen die verschiedenen Ausgangssignale, die bereits im vorherigen Ab-
schnitt mit dem MSE bewertet wurden, vorgespielt werden. Zu jeder Verstarkerkette
wird, in willkiirlicher Reihenfolge, das Ausgangssignal der Referenz und des Modells
unmittelbar hintereinander abgespielt, um diese optimal miteinander vergleichen zu
konnen. Der Fragebogen ist in Anhang B aufgefiihrt.

Zur Beschallung wird stets der YAMAHA DXRI10 Fullrange-Lautsprecher verwen-
det, sodass fiir den Hortest immer dieselben Voraussetzungen gegeben sind. Das
Lautsprecher-System darf beispielsweise nicht zu klein sein, da ansonsten Unterschie-
de im tiefen Frequenzbereich nicht wahrgenommen werden kénnen. Yamaha gibt den
Frequenzbereich mit 56 Hz—20 kHz bei —10 dB an [44], sodass der DXR10 passende
Voraussetzungen fiir eine Beurteilung der Ausgangssignale bietet.

Die Ergebnisse des Hortests sind in Anhang B grafisch aufbereitet aufgefiihrt.

6.5 Auswertung

Aus dem objektiven Vergleich mittels MSE lassen sich zwei Erkenntnisse ableiten.
So werden unverzerrte Verstirker, wie Beispiel 1 Top Hat, clean“ und Beispiel 6
,Orange Rockerverb 50 MKII, clean“, durch das Modell generell besser als verzerrte
Verstéarker nachgebildet. Des Weiteren bestéatigt sich, durch den Vergleich mit und ohne
Ausgangsfilter (Hochpass), der hortechnische Eindruck, dass im Ausgangssignal des
Modells ein zu hoher tieffrequenter Anteil vorhanden ist. Bei den meisten Beispielen
wirkt sich die Verbesserung durch das Ausgangsfilter sowohl im Zeitbereich als auch
Frequenzbereich deutlich aus.

Die Auswertung des Hortest zeigt, dass den Probanden die Unterscheidung unver-
zerrter Verstirker ebenso schwieriger gelang. Die Abbildung B.6 mit dem Beispiel
6 ,,Orange Rockerverb 50 MKII, clean“ zeigt beispielsweise, dass die Ahnlichkeit im
Mittel recht hoch bewertet wurde. Richtige Bestimmungen des Referenzsystems sind
insgesamt unsicher - drei Treffer sogar nur geraten.

Bei verzerrten Verstirkern wird die Ahnlichkeit der Ausgangssignale niedriger bewer-
tet. Das Beispiel 10 ,,Orange Rockerverb MKII, Gain 15 Uhr (Single Coil)“ zeigt das
am stérksten verzerrte System. Insbesondere bei diesem Beispiel wird die Ahnlichkeit
niedrig eingestuft.
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6 Validierung und Ergebnisse

Alle verzerrten Horbeispiele haben jedoch gemeinsam, dass klangliche Unterschiede
zwar je nach Beispiel mehr oder weniger stark horbar sind, jedoch den Probanden eine
eindeutige Zuordnung der Referenzsysteme weniger gelang.
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7 Schlussbemerkung

7.1 Fazit

In dieser Thesis wurde eine Methodik zur nichtlinearen Systemidentifikation von Gi-
tarrenverstarkern vorgestellt. Die Bildung eines nichtlinearen Modells wurde iiber das
blockorientierte Hammerstein-Modell realisiert und die Parameterbestimmung des li-
nearen Blocks mittels Sinus-Sweep, dessen Frequenz zeitlich exponentiell ansteigt, er-
folgreich durchgefiihrt. Die statische Nichtlinearitdt wurde hingegen durch eine feste
Kennlinie beschrieben, die das Sattigungsverhalten eines Gitarrenverstarkers grundle-
gend nachbildet. Dariiber hinaus wurde das Modell um ein weiteres Hochpassfilter am
Ausgang erweitert, da das Ausgangssignal fortwiahrend einen zu hohen tieffrequenten
Anteil aufwies. Dieses Hochpassfilter erlaubt eine nachtragliche Kompensation.

Die Identifikation von unverzerrten Verstirkern zeigte stets bessere Ergebnisse, welches
sowohl der Vergleich mittels MSE als auch der Hortest als Blindversuch bestatigte.
Bei verzerrten Verstarkern wird der Charakter zwar weiterhin gut erfasst, allerdings
nehmen die Unterschiede horbar zu, welches sich am MSE ebenfalls feststellen lasst.
Dieses Verhalten lasst sich durch die verwendete statische Nichtlinearitat erklaren,
die in ihren Parametern nicht ausreichend komplex ist und die spektrale Verteilung
der Oberwellen nur mit Kompromissen nachbildet. Insbesondere das Verhéaltnis von
ungeraden und geraden Harmonischen wird nicht korrekt abgebildet.

Das Ziel der praktischen DSP-Implementierung wurde aufgrund der begrenz-
ten Bearbeitungszeit und den anfinglich technischen Problemen mit dem DSP-
Entwicklungsboard nicht erreicht. In Kapitel 5 wurden jedoch theoretische Ansitze
zur Implementierung der einzelnen Blécke des Hammerstein-Modells vorgestellt. Dar-
iitber hinaus wurden mit den Erkenntnissen aus Abschnitt 2.1 und Abschnitt 2.2 sowie
Unterabschnitt 3.1.1 und Unterabschnitt 3.1.3 die Basis fiir einen experimentellen
Gitarrenverstiarker mithilfe eines DSP-Entwicklungsboards geschaffen.

Abschlieend komme ich zu dem Ergebnis, dass die Entwicklung des nichtlinearen
Modells und die Identifikation dessen Parameter als erfolgreich eingestuft werden kann.
Nach Auswertung der Fragebogen und anschlieBenden Gespréachen mit den Probanden,
wurde deutlich, dass bei verzerrten Verstarkern durchaus ein Unterschied zu horen
war. Diese Unterschiede waren bei allen verzerrten Horbeispielen zu erkennen, jedoch
gelang den Probanden nicht immer eine eindeutige Zuordnung der Rohrenverstarker.
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7 Schlussbemerkung

Nach Aussagen der Probanden wurde beispielsweise ein leicht dumpferer Klang als
Indikator fiir den Rohrenverstarker festgelegt, sodass alle Horbeispiele mit diesem
Merkmal falsch eingeordnet wurden.

Die Kernaussage dieser Thesis ist, dass die Identifikation der spezifischen Verzerrung
eines Verstarkers noch weiter zu optimieren ist, jedoch bereits das weniger komplexe
Hammerstein-Modell den Charakter einer gesamten Verstéirkerkette sehr gut erfassen
kann.

7.2 Ausblick

Um die Genauigkeit des Modells zu verbessern, ist in erster Linie das Design der sta-
tischen Nichtlinearitat zu tiberarbeiten, um beliebige spektrale Zusammensetzungen
der Oberwellen exakt nachzubilden. Dartiber hinaus stellen Yeh und Jyri in [23] un-
terschiedliche Ansétze zur Modellierung von Verzerrung vor. Eine weitere Moglichkeit
ist beispielsweise ein variabler Gleichspannungsoffset auf dem Eingangssignal, der ab-
hangig von der Hiillkurve des Eingangssignals ist und den Grad an asymmetrischer
Verzerrung dynamisch steuert.

Ein weiterer Ansatz ist die Erweiterung des Modells zu einem Wiener-Hammerstein-
Modell (sieche Abbildung 2.18, S. 41), wie dies beispielsweise Eichas in [8] beschreibt.
Das zusétzliche Eingangsfilter in Verbindung mit der exakten Abbildung der Oberwel-
len kénnte das Verhalten im tieffrequenten Bereich deutlich verbessern, da durch das
bisherige Identifikationsverfahren eventuelle Eingangsfilter vor der Verzerrungseinheit
nur unzureichend erfasst werden.

Sinnvoll wire zudem eine automatische Berechnung des Verzerrungsgrades, sodass das
Identifikationsverfahren vollkommen automatisiert durchgefithrt wird. Bei der Reali-
sierung eines Gitarrenverstéarkers durch das DSP-Entwicklungsboard bietet sich zu-
sitzlich eine externe Regelmoglichkeit an, um dem Nutzer bzw. Musiker jeder Zeit
einen Eingriff in den Verzerrungsgrad zu ermdglichen.

Eine weitere spannende Verwendung stellt, neben der Realisierung eines Gitarrenver-
starkers, die Einbindung des nichtlinearen Modells in eine DAW (siehe Kapitel 3.2.2,
S. 48) dar. Durch das Protokoll VST (englisch: Virtual Studio Technology) kénnte
der Nutzer innerhalb einer DAW verschiedene experimentell bestimmte Modelle gra-
fisch verwalten und zur Produktion von Musik verwenden, ohne dabei die originalen
Verstarker bei jeder Produktion aufzubauen.
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A MSE-Vergleich der Ausgangssignale

Tabelle A.1: Vergleich der verschiedenen Ausgangssignale mit und ohne Ausgangsfil-
ter - niedrigere MSEs sind in griin hervorgehoben

Verstarker und Vergleich mit Ausgangsfilter Vergleich ohne Ausgangsfilter
verwendetes Gitarrensignal MSE_t MSE_f MSE_t MSE_f

Top Hat, clean
1 | Single Coil 0.0175 3.50E-05 0.0214 8.07E-05

Top Hat, verzerrt
2 | Single Coil 0.0656 5.09E-05 0.0672 3.98E-05

Marshall MA50C
3 | Single Coil 0.0627 1.63E-04 0.0732 1.72E-04

Marshall 1959
4 | Single Coill 0.0778 5.00E-05 0.0984 5.32E-05
5 | Dynamik 0.0327 4.15E-05 0.0301 4.35E-05

Orange Rockerverb 50 MKII, clean
6 | Single Coil 0.0173 5.26E-06 0.0231 5.21E-06

Orange Rockerverb 50 MKII, Gain 10 Uhr
7 | Single Coil 0.033 2.23E-04 0.043 3.31E-04

Orange Rockerverb 50 MKII, Gain 12 Uhr
8 | Single Coill 0.0454 1.38E-04 0.0611 2.21E-04
9 | Dynamik 0.0451 7.78E-05 0.0542 1.03E-04

Orange Rockerverb 50 MKII, Gain 15 Uhr
10 | Single Coil 0.0343 2.02E-04 0.044 2.94E-04
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B Fragebogen und Ergebnisse des

Hortests

Tabelle B.1: Fragebogen fiir den Hortest als Blindversuch

Welches

A

Horbeispiel ist
die Referenz?

B

Wie sicher sind Sie sich?
(1-10)

10 — absolut sicher
1 — nurgeraten

Wie dhnlich sind sich A und B?
(1-10)

10 — keinen Unterschied zu héren
1 — hort sich nicht nach demselben
Verstarker an

10
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In den folgenden Abbildungen bezeichnet
der Referenz. Bei den roten Kreisen wurde
Referenz erkannt.

ein grines Kreuz die korrekte Nennung
hingegen das Modell féilschlicherweise als
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Wie sicher sind Sie sich?
Abbildung B.1: Horbeispiel 1: Top Hat, clean (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.2: Horbeispiel 2: Top Hat, verzerrt (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.3: Horbeispiel 3: Marshall MA50C (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.4: Horbeispiel 4: Marshall 1959 (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?
Abbildung B.5: Horbeispiel 5: Marshall 1959 (Dynamik)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.6: Horbeispiel 6: Orange Rockerverb MKII, clean (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.7: Horbeispiel 7: Orange Rockerverb MKII, Gain 10 Uhr (Single Coil)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.8: Horbeispiel 8: Orange Rockerverb MKII, Gain 12 Uhr (Single Coil)
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B Fragebogen und Ergebnisse des Hortests

10* x2

Wie ahnlich sind sich A und B?
®
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.9: Horbeispiel 9: Orange Rockerverb MKII, Gain 12 Uhr (Dynamik)
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Wie sicher sind Sie sich?

Abbildung B.10: Horbeispiel 10: Orange Rockerverb MKII, Gain 15 Uhr (Single Coil)
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C Beigefiigte CD

Die beigefiigte CD kann bei Erstpriifer Herrn Prof. Dr.-Ing. Hensel oder Zweitpriifer
Herrn Prof. Dr. Hef} eingesehen werden. Auf der CD befinden sich folgende Dateien:

e Bachelorthesis
— Bachelorthesis als PDF-Datei

e Literatur

— Verwendete Literatur, unterteilt in jeweilige Unterordner

e Matlab
— MATLAB Projekt inkl. den aufgenommenen Systemantworten auf den Sinus-
Sweep
e Validierung und Ergebnisse
— Horbeispiele als Wave-Datei

— Excel-Tabelle mit den in Kapitel 6.3 genannten Parametern und den Ver-
gleich der Ausgangssignale mittels MSE
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Versicherung uber die
Selbststandigkeit

Hiermit versichere ich, dass ich die vorliegende Arbeit im Sinne der Priifungsord-
nung nach §16(5) APSO-TI-BM ohne fremde Hilfe selbststéndig 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, 8. Oktober 2018

Ort, Datum Unterschrift
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