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universitario como son mis compadres Gabriel Raios y Omar Iban-iz, la “gran

Liz”y Fran, quienes fueron los principales afectados por mis ataques de terquedad.

También fui descubriendo otras grandes personas como son Maurito Satriani,
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Capı́tulo 0

RESUMEN

En la presente investigación se propone un análisis psicoacústico aplicado a

temas musicales, es decir, evalúa parámetros de carácter perceptivo asociados

al óıdo humano y los compara con metodoloǵıas convencionales de análisis de

señales. En este contexto, se trabaja con un análisis en bandas de frecuencia

cuyas amplitudes son expresadas en dB ponderados en las curvas A, B, C y D

(dB(A), dB(B), dB(C), dB(D)) y se comparan con la utilización de amplitudes

expresadas en Fones, la que corresponde a la unidad de medición de la denomi-

nada Sonoridad o Loudness. Este descriptor manifiesta cuán intenso es percibido

un sonido, de manera que una mayor sonoridad se asocia a un sonido perceptiva-

mente más intenso. De aqúı la motivación de estudiar este interesante descriptor

acústico, el cual entrega información relevante cuando se utiliza como herramien-

ta de monitoreo durante el proceso de producción musical, tal como se plantea

en las hipótesis de esta investigación y como se corroboró durante el proceso de

análisis y conclusiones de este trabajo.

Para la elaboración de un modelo que permita efectuar este tipo de análisis en

tiempo real y considerando un banco de filtros auditivos, se conjugaron técnicas

como el diseño de filtros analógicos y digitales, Redes Neuronales Artificiales

(RNA) y otras herramientas para el procesamiento digital de señales como son:

la técnica de Warping de frecuencias y los conceptos de suma energética.
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Capı́tulo 1

INTRODUCCIÓN

1.1. Formulación del problema

Los analizadores de espectro utilizados comúnmente para la producción mu-

sical, descomponen una determinada señal de audio en valores de amplitud en

función de la frecuencia, generalmente en tiempo real.

La resolución en el eje de frecuencias puede presentarse como muestras equies-

paciadas, es decir, a un intervalo constante de ∆ Hertz, o bien, puede presentarse

como un conjunto de i intervalos de frecuencia asociados a los anchos de cada

una de las i bandas pertenecientes a un banco de filtros. Los bancos de filtros

más populares están definidos en bandas de octava y en fracciones de octava (1/3

de octava, 1/6 de octava).

El trabajar el dominio de la frecuencia tomando las consideraciones anterio-

res, presenta la desventaja de no contemplar la agrupación de frecuencias tal y

como el óıdo humano lo efectúa. El comportamiento no lineal del óıdo humano se

manifiesta, además, en la percepción de la intensidad sonora, la cual no presenta

una relación lineal con respecto a la sensación de amplitud percibida por nuestro

sistema auditivo.

Un concepto clave en el estudio de esta no linealidad es el concepto de so-

noridad (o loudness) propuesto por Fletcher y Munson [10], que contempla la

intensidad con que un sonido es percibido como función de la frecuencia. Los

denominados contornos de igual sonoridad o curvas isofónicas, denotan la mayor

2



CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN 3

sensibilidad de nuestro sistema auditivo a las frecuencias medias que a las fre-

cuencias bajas o altas. Debido a lo anterior es que apareceŕıan, años más tarde,

las curvas de ponderación en frecuencia (curvas A y C), las cuales intentan com-

pensar este efecto. La consideración de variables ligadas a la percepción auditiva

humana es estudiada en la rama de la psicoacústica.

En la presente investigación se profundizará en el funcionamiento del sistema

auditivo humano, con el fin de elaborar un analizador de espectro, que permita

una lectura directa de parámetros que afectan de manera significativa nuestra

percepción como auditores y que, por tanto, podŕıa resultar de utilidad para

profesionales del audio vinculados al área de mastering.

1.2. Objetivo General

Diseñar e implementar una herramienta computacional de análisis espectral

en tiempo real basado en parámetros psicoacústicos.

1.3. Objetivos Especı́ficos

1. Diseñar e implementar distintos prototipos de analizador de espectro basa-

dos en bandas de tercio de octava y en bandas cŕıticas.

2. Comparar y ajustar el modelo de warping de frecuencias al modelo de

bandas cŕıticas.

3. Incorporar los filtros de ponderación A, C [17],D [1] y Z (respuesta plana).

4. Buscar patrones de balance espectral en temas musicales mediante la utili-

zación del Analizador de espectro psicoacústico.



Capı́tulo 2

MARCO TEÓRICO

Gran parte de este caṕıtulo está dedicado al tratamiento de conceptos rela-

cionados con psicoacústica: ciencia que estudia los fenómenos asociados a la

percepción auditiva. No obstante, se comenzará definiendo el concepto de ban-

co de filtros el cual tendrá una gran trascendencia en la presente investigación,

considerando que se propondrá un modelo perceptual para un banco de filtros en

bandas cŕıticas.

2.1. Banco de Filtros

Un banco de filtros se define como un sistema que permite dividir una señal

de audio en tiempo discreto x[n] en una serie de señales {x1[n], x2[n], ...} de

manera que cada una de ellas corresponda a una región de frecuencias diferente

del espectro de la señal original x[n]. En la Figura 2.1 se muestra la respuesta en

frecuencia de un banco de filtros ideal que permite separar una señal de audio en

3 regiones no solapadas [4].

En la práctica, la amplitud de respuesta de una banda en sus respesctivas

frecuencias de corte corresponde a 0,707 veces la amplitud máxima del filtro

(-3 dB), por lo que las bandas contiguas a ella presentan un cierto grado de

entrecruzamiento. Pese a esto, la superposición de todas las bandas del banco de

filtros reconstruye aproximadamente la señal de audio originalmente considerada.

Tanto las frecuencias de corte fi y fs como la frecuencia central fc de cada

banda en un banco de filtros, aśı como sus pendientes de atenuación, adquieren

4



CAPÍTULO 2. MARCO TEÓRICO 5

Figura 2.1: Banco de filtros ideal con 3 bandas. Las bandas poseen una pendiente
de atenuación infinita en las frecuencias de corte inferior fi y superior fs de cada
banda, por lo que idealmente las bandas no están solapadas.

diferentes valores de acuerdo al tipo de análisis que se desea llevar a cabo. Algunos

de estos bancos de filtros se encuentran rotulados en estándares internacionales,

como es el caso de las bandas de octava, que revisaremos a continuación.

2.1.1. Bandas de octava y fracciones de octava

En variadas aplicaciones de ingenieŕıa se hace utilización del análisis en ban-

das de octava o de fracciones de octava (como es el caso de las bandas de 1/3 de

octava) con el fin de analizar la distribución de enerǵıas en cada banda, no sólo

aplicadas a señales de audio. Debido a lo anterior es que en el estándar interna-

cional IEC 61260 [16], publicado en 1995, se especifican las caracteŕısticas de este

tipo de banco de filtros.

La división del espectro de frecuencias audibles es efectuada de manera que la

frecuencia central fc de una banda corresponda al doble de la frecuencia central

fc−1 de la banda anterior. Esto es reflejado en la Ecuación 2.1, considerando una

constante 1/b = 1. A este factor se le denomina Designador de Ancho de Banda.

fc
fc−1

= 21/b (2.1)

Si, en lugar de utilizar un designador de ancho de banda igual a 1 (1/b = 1),

se considera un designador igual a 1/3 (1/b = 1/3), entonces la Ecuación 2.1

establece la relación entre 2 frecuencias centrales contiguas correspondientes a un

banco de filtros en bandas de 1/3 de octava.
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De manera general, las frecuencias centrales de una banda pueden ser referen-

ciadas a una frecuencia fr, definida arbitrariamente en fr =1.000 Hz, de manera

que el cálculo de una frecuencia central cualquiera se efectúa considerando la

Ecuación 2.2.

fc[k] = 2k/b · fr = 2k/b · 1.000 (2.2)

La constante k adopta valores enteros de manera que fc pertenezca al rango

de frecuencias auditivo. La constante b determina si las frecuencias centrales

corresponden a un banco de filtros en bandas de octava (b = 1) o en fracciones

de octava (b = 3, b = 6, etc.). Particularizando al caso de un banco de filtros en

bandas de un tercio de octava:

fc[k] = 2k/3 · 1.000 (2.3)

Las frecuencias de corte superior fs e inferior fi son definidas por las Ecua-

ciones 2.4 y 2.5, considerando un b = 3 para el caso de un banco de filtros en

bandas de un tercio de octava.

fs[k] = 2+1/(2b) · fc[k] (2.4)

fi[k] = 2−1/(2b) · fc[k] (2.5)

También es posible interpretar estas frecuencias de corte como la media geométri-

ca entre las frecuencias centrales de bandas adyacentes:

fs =
√
fc[k + 1] · fc[k] (2.6)

fi =
√
fc[k] · fc[k − 1] (2.7)

A partir de las Ecuaciones 2.6 y 2.7, es posible obtener la expresión que

entrega el ancho de banda (BW1), en Hz, de cada filtro pasabanda como función

de su frecuencia central fc:
1BW, del inglés bandwidth.
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BW [k] = fc[k]
21/3 − 1

21/6
(2.8)

Las Ecuaciones 2.1 a 2.5 son la base del estándar internacional IEC 61260:1995

[16], aplicados a la definición de un banco de filtros en bandas de 1/3 de octava.

En la Tabla 2.1 se muestran las frecuencias aproximadas que caracterizan el banco

de filtros de 1/3 de octava considerando sólo aquellas bandas que caen dentro del

rango auditivo.

2.1.2. IEC 61260: Bandas de 1/3 de octava

Al considerar un Designador de ancho de banda b = 3, se obtiene el más

popular de los bancos de filtros de fracciones de octava: las bandas de un tercio

(1/3) de octava. En la Tabla 2.1 se presentan tanto sus frecuencias centrales

como las frecuencias de corte asociadas a este banco, de acuerdo al estándar IEC

61260:1995.

Banda Frecuencia[Hz] Banda Frecuencia[Hz]
Nok fi fs fc Nok fi fs fc
-16 22 28 25 -1 713 898 800
-15 28 35 31 0 891 1.123 1.000
-14 36 45 40 1 1.114 1.403 1.250
-13 45 56 50 2 1.425 1.796 1.600
-12 56 71 63 3 1.782 2.245 2.000
-11 71 90 80 4 2.227 2.806 2.500
-10 89 112 100 5 2.806 3.536 3.150
-9 111 140 125 6 3.564 4.490 4.000
-8 143 180 160 7 4.455 5.612 5.000
-7 178 225 200 8 5.613 7.072 6.300
-6 223 281 250 9 7.127 8.980 8.000
-5 281 354 315 10 8.909 11.225 10.000
-4 356 449 400 11 11.136 14.031 12.500
-3 445 561 500 12 14.254 17.959 16.000
-2 561 707 630 13 17.818 22.449 20.000

Tabla 2.1: Bandas de 1/3 de octava. Tanto los números de banda k como las
frecuencias centrales nominales aqúı mostradas se encuentran estandarizadas en
la norma IEC 61260:1995 [16].
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Para proceder en el diseño de un banco de filtros de 1/3 de octava sólo falta

definir la pendiente de atenuación presentada por cada banda. En la norma IEC

61260 se entrega la Tabla 2.2. Esta cuadro establece las atenuaciones mı́nimas y

máximas que debe cumplir un banco de filtros de 1/3 de octava para satisfacer

una precisión Clase 0, Clase 1 o Clase 2.

Frecuencia Normalizada, Mı́nimo; Máximo ĺımite de atenuación [dB]

f/fm (base 2)
Clase del Filtro

0 1 2

1,00000 -0,15; +0,15 -0,3; +0,3 -0,5; +0,5

1,02676 ó 0,97394 -0,15; +0,2 -0,3; +0,4 -0,5; +0,6

1,05594 ó 0,94702 -0,15; +0,4 -0,3; +0,6 -0,5; +0,8

1,08776 ó 0,91958 -0,15; +1,1 -0,3; +1,3 -0,5; +1,6

<1,12246 ó >0,89090 -0,15; +4,5 -0,3; +5,0 -0,5; +5,5

>1,12246 ó <0,89090 +2,3; +4,5 +2,0; +5,0 +1,6; +5,5

1,29565 ó 0,77181 +18,0;+∞ +17,5;+∞ +16,5;+∞

1,88695 ó 0,52996 +42,5;+∞ +42;+∞ +41;+∞

3,06955 ó 0,32578 +62,0;+∞ +61;+∞ +55;+∞

≥5,43474 ó ≤0,18400 +75,0;+∞ +70;+∞ +60;+∞

Tabla 2.2: Ĺımites en la atenuación relativa para filtros de 1/3 de octava, según
IEC 61260.

En la Figura 2.2 se muestran los puntos de atenuación mı́nima estandarizada

para un filtro de 1/3 de octava. La ĺınea continua representa un filtro que satisface

con dichas exigencias. La banda mostrada corresponde a la banda centrada en

5.000 Hz (k = 7) y corresponde a un filtro de respuesta impulsiva infinita (IIR)

(Ver Sección 2.3.1) del tipo Butterworth, de orden 6.

Mediante la utilización de un algoritmo preprogramado de MATLAB R© fue
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Figura 2.2: La ĺınea continua (azul) corresponde a la respuesta en frecuencia
de una banda centrada en 5.000 Hz, la cual cumple con los requerimientos de
atenuación mı́nima exigidos por la IEC 61260 (cruces en rojo).

posible corroborar la posibilidad de obtener un banco de filtros Clase 0, para cada

una de las bandas de frecuencia, al diseñar considerando filtros IIR de orden 6

del tipo Butterworth.

2.2. Psicoacústica

El entorno sonoro en que vivimos es extremadamente complejo. Donde quiera

que vayamos existe una infinidad de fuentes sonoras provocando una serie de

sensaciones, muchas veces condicionando nuestro comportamiento frente a ello.

Si lo miramos desde otro punto de vista, podemos preguntarnos cómo pode-

mos extraer esta información y hacer uso de ella si se encuentra codificada en

un arreglo tan complejo y altamente estructurado de ondas acústicas. Pero hay

más que eso, nuestra percepción sonora no depende sólo del espacio f́ısico en el

que estamos inmersos sino que también depende de las caracteŕısticas de nuestro

receptor de ondas acústicas: el sistema auditivo.

La ciencia que estudia el comportamiento de nuestro sistema auditivo, es

decir, la relación entre est́ımulos acústicos y su sensación auditiva primaria es la

ciencia de la Psicoacústica.



CAPÍTULO 2. MARCO TEÓRICO 10

Como un primer paso, entonces, se hará una revisión de la fisioloǵıa y funcio-

namiento del sistema auditivo humano.

2.2.1. Aspectos generales: Fisiologı́a del oı́do humano

El óıdo es dividido en 3 regiones: óıdo externo, óıdo medio y óıdo interno. Es

en este último (Fig. 2.2.12), más espećıficamente en la membrana basilar (ubicada

en la coclea), donde se produce la descomposición espectral de las ondas acústicas

en función del punto en que ésta es estimulada.

Figura 2.3: Oı́do interno. Está compuesto principalmente por los conductos se-
micirculares y la coclea o caracol.

En 1990, Greenwood [11] introdujo una expresión anaĺıtica para la determi-

nación del punto x de la membrana basilar que es estimulado en función de la

frecuencia f que es percibida:

x = 16, 67 log10

(
f + 165, 4

165, 4

)
(2.9)

Donde f representa la frecuencia en Hz y x está expresado en mm.
2Imagen extráıda del sitio: http://www.elmundo.es/elmundosalud/documentos/2007/09/oido anatomia.html

http://www.elmundo.es/elmundosalud/documentos/2007/09/oido_anatomia.html
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2.2.2. Bandas Crı́ticas

El concepto de banda cŕıtica está asociado al fenómeno psicoacústico de en-

mascaramiento. Ante la presencia de un ruido, una banda cŕıtica se define como

una región de frecuencias de paso (filtro pasabanda) en la que cualquier tono

puro cuya amplitud se encuentre por debajo de este filtro será inaudible al óıdo

humano, fenómeno correspondiente al enmascaramiento de señales.

El sistema auditivo humano es modelado usualmente como una serie de 24

bandas de frecuencia solapadas, denominadas bandas cŕıticas [42], donde cada

una de ellas es capaz de estimular la misma cantidad de células en la membrana

basilar (150 células ciliadas de un total de 3.600), produciendo un desplazamiento

proporcional en ella en relación a la frecuencia expresada usando la razón de

banda cŕıtica, definida anaĺıticamente por la Ecuación 2.10 [42]. Esta relación de

proporcionalidad es esquematizada en la Figura 2.4.

z

Bark
= 13 arctan

(
0, 76

f

kHz

)
+ 3, 5 arctan

(
f

7,5 kHz

)2

(2.10)

Donde z se mide en Barks y representa la razón de banda cŕıtica y f representa

la frecuencia en kHz.

El ancho de cada banda cŕıtica está definido por la Ecuación 2.11.

CB/Hz = 25 + 75[1 + 1,4(fc/kHz)2]0,69 (2.11)

Donde CB corresponde al denominado ancho de banda cŕıtico, expresado en

Hz, y fc es la frecuencia central en kHz del filtro. Esta expresión posee una

tolerancia de un 10 % respecto de los anchos de banda experimentales, rotulados

en [40]. Al convertir el ancho de banda cŕıtico CB al dominio Bark, todas las

bandas cŕıticas quedan caracterizadas por un ancho de banda constante de 1

Bark.

En la Tabla 2.3 son mostradas las frecuencias de corte y frecuencias cen-

trales de cada banda cŕıtica, determinadas experimentalmente y redeondeadas al

múltiplo de 10 más cercano [42]. Estos experimentos se realizaron sobre la base de
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Figura 2.4: Escalas de alturas en relación a la longitud de la coclea, sin daños [9].
Las escalas de frecuencia y posición (longitud) mostradas se relacionan mediante
la Ecuación 2.9.

mediciones del umbral de enmascaramiento en relación a tonos de caracteŕısticas

complejas.

Banda Frecuencia[Hz] Banda Frecuencia[Hz]
No fi fs fc No fi fs fc
0 0 100 50 13 2.000 2.320 2.150
1 100 200 150 14 2.320 2.700 2.500
2 200 300 250 15 2.700 3.150 2.900
3 300 400 350 16 3.150 3.700 3.400
4 400 510 450 17 3.700 4.400 4.000
5 510 630 570 18 4.400 5.300 4.800
6 630 770 700 19 5.300 6.400 5.800
7 770 920 840 20 6.400 7.700 7.000
8 920 1.080 1.000 21 7.700 9.500 8.500
9 1.080 1.270 1.170 22 9.500 12.000 10.500
10 1.270 1.480 1.370 23 12.000 15.500 13.500
11 1.480 1.720 1.600 24 15.500 22.050 18.775
12 1.720 2.000 1.850

Tabla 2.3: Bandas cŕıticas. Son mostradas las especificaciones de 25 filtros pasa-
banda. El último de ellos es una extensión de los valores definidos por Zwicker.

En la Tabla 2.3, el número de banda de cada filtro puede ser interpretado como

el valor asociado a la frecuencia de corte inferior, en dominio Bark. También se

puede diferir el ya mencionado ancho de banda cŕıtica constante de 1 Bark.

En la Figura 2.5 se muestra la relación entre la frecuencia en Hz y su equiva-

lente en Barks3.

3La relación existente entre 2 escalas de frecuencias se denomina Mapeamiento
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Figura 2.5: Razón de banda cŕıtica Z, medida en Barks, en función de la fre-
cuencia [kHz]. El parámetro Z se asocia a las bandas cŕıticas adyacentes. Sólo se
muestran los primeros 24 valores.

2.2.3. Modelo de Enmascaramiento de Terhardt

El modelo de enmascaramiento de Terhardt permite la obtención del um-

bral de enmascaramiento asociado a una señal enmascaradora del tipo sinusoidal

(tono puro). Para ello, entrega las pendientes de atenuación de una banda de

frecuencias, que se aproximan a ĺıneas rectas al considerar un eje de frecuencias

expresado en Barks, y que decaen desde la frecuencia de sintońıa de dicha banda

de enmascaramiento.

Si consideramos un tono puro de 1 kHz a 80 dB, se obtiene una banda de

enmascaramiento con frecuencias de corte de 920 y 1.080 Hz (banda cŕıtica No 8,

Tabla 2.3), tal como se muestra en la Figura 2.6.

Las diferencias entre la pendiente superior e inferior manifiestan la naturaleza

asimétrica de una banda cŕıtica. El modelo de enmascaramiento de Terhardt4

considera lo anterior y establece las expresiones anaĺıticas para la determinación

de dichas pendientes en función de la frecuencia y del nivel del tono enmascarador

(Ecuaciones 2.12 y 2.13)
4El modelo fue publicado en el año 1979 [37], sin embargo, también es detallado en [38].

Otra referencia al mismo modelo de enmascaramiento puede ser encontrada en [20]
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Figura 2.6: (a) Todas aquellas señales cuya amplitud caiga bajo la curva de en-
mascaramiento (curva negra) no será percibida ante la presencia del tono puro
de 1 kHz a 80 dB (curva roja). (b) Aproximación a las pendientes de una banda
cŕıtica mediante ĺıneas rectas.

S1 = 27 f < FM (2.12)

S2 = −24− 230/FM + 0, 2 · Lp f > FM (2.13)

Donde S1 y S2 están expresados en dB/Bark (véase la Figura 2.6.b), FM

representa la frecuencia de enmascaramiento en Hz, que coinciden con las fre-

cuencias centrales de las bandas cŕıticas definidas por Zwicker en [40] y Lp es el

nivel de presión sonora en decibeles.

Figura 2.7: Modelo de Terhardt para el umbral de enmascaramiento de señales
sinusoidales. Se puede apreciar la variación de las pendientes superiores en función
de la intensidad del tono enmascarador [20].

2.2.4. Ponderación de amplitud: Sonoridad o Loudness

La sonoridad o loudness es una medida subjetiva de la intensidad de un sonido,

de manera que 2 tonos puros con igual sonoridad son percibidos a igual intensidad

por el óıdo humano. Se define el nivel de sonoridad P , como el nivel de presión

sonora (Lp) a 1 kHz que es percibido a igual intensidad que un Lp a alguna
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determinada frecuencia. La unidad empleada para el nivel de sonoridad es el fon

(Phon). El análogo subjetivo a la presión sonora es la sonoridad, medida en

Sones (Sone), y está definida por las Ecuaciones 2.14 y 2.15 [3].

S = 2
P−40

10 Si P ≥ 40 (2.14)

S =

(
P
40

)2,642

Si P < 40 (2.15)

De estas ecuaciones, es posible deducir la relación inversa entre la Sonoridad

S y el Nivel de Sonoridad P , lo que se expresa en las ecuaciones 2.16 y 2.17:

P = 10 · log2(S) + 40 Si S ≥ 1 (2.16)

P = 40 · S0,3785 Si S < 1 (2.17)

El concepto de sonoridad fue inicialmente definido para señales sinusoidales

(tonos puros). En este contexto, resulta más sencillo obtener el Nivel de Sonoridad

P asociado a un tono y luego convertirlo a Sonoridad usando las Ecuaciones 2.14

o 2.15, según corresponda. La obtención del Nivel de Sonoridad P se efectúa

mediante la lectura de los llamados Contornos de Igual Sonoridad [19].

2.2.5. Contornos de Igual Sonoridad

Los contornos de igual sonoridad o curvas isofónicas representan la respuesta

del óıdo humano ante diferentes niveles y frecuencias. Fueron obtenidas emṕırica-

mente en condiciones de campo libre (ambiente sin reflexiones) para personas sin

daño auditivo. Además, como señales de est́ımulo al sistema auditivo humano,

se usaron tonos puros provenientes desde una dirección normal5 al oyente. Co-

mo consecuencia de los numerosos estudios desarrollados desde la década de los

30 para la determinación estas curvas, en 2003 se publicaron los contornos que

permiten obtener el Nivel de Sonoridad P de un tono puro sintonizado en una

frecuencia de f Hz con un Nivel de Presión Sonora de Lp dB.

5Sonido proveniente desde el frente del auditor
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Figura 2.8: Curvas de igual sonoridad, según Suzuki y Takeshima[35]. Se tiene el
nivel de presión sonora en función de la frecuencia. Cada curva es caracterizada
por un valor en Fones que es igual al nivel de presión sonora a 1 kHz.

En la Figura 2.2.5 se muestran las curvas isofónicas de acuerdo a [19]. Tam-

bién se muestra que el Nivel de Sonoridad P correspondiente a un tono puro de

alrededor de 70 dB @ 125 Hz es igual a 50 Fones, por lo que ese tono es percibido

con igual intensidad que otro tono puro, sintonizado en 1 kHz, pero de amplitud

50 dB.

En otras palabras, el rótulo de cada curva isofónica coincide con el nivel de

presión sonora Lp presentado por la respectiva curva en la frecuencia de 1 kHz.

Los contornos de igual sonoridad denotan la sensibilidad variable que presenta

el óıdo humano en función de la frecuencia de un sonido y, por tanto, plantea la

necesidad de otorgar una importancia diferente a cada componente frecuencial

cuando se efectúa una suma de enerǵıas.

Debido a lo anterior, cuando se analiza la calidad sonora de una señal de audio,

parece ser más apropiado efectuar una suma energética basada en el concepto de

sonoridad que en el de presión sonora, sin emabargo, existe la limitación de que
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los contornos de igual sonoridad no están definidos para señales que presentan

un espectro de frecuencias complejo (sólo se definen para tonos puros) y no están

caracterizados anaĺıticamente por una función matemática.

Como etapa anterior a la consideración de los contornos de igual sonoridad

para el análisis de señales y en un afán de desarrollar descriptores acústicos de

mayor significación psicoacústica, se propusieron las curvas de ponderación en

frecuencia.

2.2.6. Curvas de Ponderación en Frecuencia

Las curvas de ponderación en frecuencia asumen que el nivel de sonoridad de

una señal acústica es aproximadamente constante. Por ejemplo, la curva A –que

es la más popular de estas curvas de ponderación– se correlaciona con la curva

isofónica de 40 fones. La curva B está relacionada con la isofónica 70, mientras

que la curva C se relaciona con la isofónica 100.

Figura 2.9: Contornos de igual sonoridad según Robinson y Dadson [30]. Son
destacadas las curvas de 40, 70 y 100 Fon, a partir de las cuales se infirieron
las curvas de ponderación A, B y C: curvas inversas a la desviación en dB de la
respectiva isofónica usando como referencia la frecuencia de 1.000 Hz.

Tanto la curva de ponderación A (Figura 2.10.b) como el resto de las curvas
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Figura 2.10: (a) Curva isofónica 40, normalizada a 0 dB@ 1 kHz. (b) Curva
isofónica 40 complementaria, comparada con la curva de ponderación A.

de ponderación están representadas por una serie de funciones de transferencia,

definidas inicialmente en el dominio análogico de frecuencias (Ecuaciones 2.18 a

2.21). Las funciones de transferencia asociadas a las curvas de ponderación en

frecuencia A, B y C, son respectivamente:

H(s) =
7,3901 · 109s4

(s+ 129,43)2(s+ 676,70)(s+ 4636,36)(s+ 76617,16)2
(2.18)

H(s) =
5,9862 · 109s4

(s+ 129,43)2(s+ 995,88)(s+ 76617,16)2
(2.19)

H(s) =
5,9124 · 109s2

(s+ 129,43)2(s+ 76617,16)2
(2.20)

Las Funciones de Transferencia H(s) de las Ecuaciones 2.18 a 2.21 son obteni-

das al considerar una combinación espećıfica de 5 polos ubicados en las frecuencias

mostradas en la Tabla 2.4.

pi fi Ωi = 2πfi Definido en
p1 20,6 129,43 IEC 61672-1:2002
p2 107,7 676,70 IEC 61672-1:2002
p3 737,9 4.636,36 IEC 61672-1:2002
p4 12.194 76.617,16 IEC 61672-1:2002
p5 158,5 995,88 IEC 60651:1979

Tabla 2.4: Polos considerados en la definición de las curvas de ponderación en
frecuencia A, B y C. Los estándares considerados corresponden a la norma IEC
60651:1979 [15] la cual fue reemplazada por la norma IEC 61672 [17]. En este
caso se hace referencia a una norma derogada debido a que en ella se definió la
curva de ponderación B.
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Otra curva de ponderación, la curva D, fue utilizada como descriptor para el

ruido de aviones. Se estandarizó en 1976 [14], siendo posteriormente derogada. No

se asocia a ninguna curva isofónica, sin embargo otorga una alta ponderación a

las frecuencias entre 2 y 6 kHz. Su función de transferencia, en dominio analógico,

está definida por la Ecuación 2.21.

H(s) =
91103,487 · s · (s2 + 6532s+ 4,0975 · 107)

(s+ 1773,6)(s+ 7288,5)(s2 + 21514s+ 3,8836 · 108)
(2.21)

Para la suma energética de presiones ponderadas, se sigue considerando el

mismo principio de suma de presiones. Se expresan en decibeles y debe indicar-

se entre paréntesis la curva de ponderación aplicada: dB(A), dB(C), dB(B) o

dB(D)6.

En el presente estudio se decidió incluir las 4 curvas de ponderación, además

de la denominada curva Z (respuesta plana). La curva B, pese a estar obsoleta,

considera que la señal en análisis posee una sonoridad de 70 fones, es decir,

se asocia a sonidos de intensidad sonora media, a diferencia de la curva A que

establece como premisa que las componentes de frecuencia de la señal son de bajo

nivel. Por otro lado, la curva D se incorporó debido a ser un exigente descriptor

acústico al otorgar una importante ponderación a las frecuencias más sensibles

del óıdo humano.

2.2.7. Ponderación de sonoridad (Loudness) usando Redes Neuronales

Artificiales

Tal como se mencionó anteriormente, los contornos de igual sonoridad no tie-

nen asociada una expresión anaĺıtica que los caracterice. Además, las curvas se

encuentran definidas en pasos discretos de 10 fones, por lo que se dificulta la

deducción del Nivel de Sonoridad P exacto asociado a un tono cualquiera. Esta

situación motivó a Espinoza, Venegas y Floody [8] a implementar una Red Neu-
6Como se mencionó anteriormente, tanto la curva B, como la curva D no están actualmente

vigentes.
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ronal Artificial (RNA)7 que permitiera la obtención del Nivel de Sonoridad P

asociado a un tono puro, tanto en condiciones de coincidencia con los contornos

de igual sonoridad rotulados en [19], como en los puntos intermedios a estas cur-

vas (interpolación). La RNA propuesta corresponde a un Perceptrón Multicapa

(MLP) en configuración 2-11-9-1. La red devuelve una única salida correspon-

diente al Nivel de Sonoridad P , determinado a partir la frecuencia f y el nivel

de presión sonora Lp. Las capas ocultas poseen 11 y 9 neuronas y funciones de

transferencia tangente sigmoidal y logaŕıtmica sigmoidal, respectivamente.

En la Figura 2.11 se muestran las curvas de igual Nivel de Presión Sonora Lp,

las cuales fueron determinadas mediante la implementación de la mencionada

RNA.

Figura 2.11: Curvas de igual nivel de presión sonora, determinados usando la
Red Neuronal Artificial feed-forward 2-11-9-1. En el eje de las ordenadas se lee
el Nivel de Sonoridad P asociado a cada punto de frecuencia y nivel de presión
sonora Lp (rotulado en las leyendas).

A diferencia de las curvas de ponderación en frecuencia (proceso de pondera-

ción estática), al usar la RNA, se efectúa un proceso de ponderación dinámica, ya
7Las Redes Neuronales Artificiales serán revisadas en la sección 2.3.4.
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que se obtiene un nivel de sonoridad P que tiene una directa relación con cada ni-

vel de presión sonora y cada frecuencia de una señal. Además, la implementación

de la RNA MLP es una operación computacionalmente económica.

2.2.8. Suma energética: Presión Sonora y Nivel de Presión Sonora

Lo que realmente percibe el óıdo humano cuando oye un sonido son las va-

riaciones de presión sonora en un medio. La mı́nima presión acústica capaz de

estimular a nuestro sistema auditivo es del orden de los 2 · 10−5 Pascales (Pa).

El rango de percepción se extiende aproximadamente hasta los 20 Pa, correspon-

diente a una presión un millón de veces mayor que el umbral auditivo. Se hace

necesario utilizar una escala logaŕıtmica de manera de reducir numéricamente es-

te gran rango dinámico de presiones. Esta escala logaŕıtmica, medida en decibeles

(dB) se extiende aproximadamente desde 0 dB (2 · 10−5 Pa) hasta 120 dB (20

Pa). La relación entre el Nivel de Presión Sonora Lp en dB y la presión sonora p

en Pa está dada por:

Lp = 10 · log10

(
p2

p2
0

)
= 20 · log10

(
p

p0

)
(2.22)

Donde p0 es la denominada presión de referencia correspondiente a p0 =

2 · 10−5 Pa.

Cuando se desea sumar la presión sonora de dos fuentes diferentes, con un

nivel de presión sonora Lp1 y Lp2, se debe aplicar la Ecuación 2.23.

Lptotal = 10 · log10

(
10

Lp1
10 + 10

Lp2
10

)
(2.23)

Esto corresponde a la suma de las presiones (expresadas en pascales) al cua-

drado. Si se poseen n fuentes, la suma energética de la presión sonora resultante

puede generalizarse como:

Lptotal = 10 · log10

(
n∑
i=1

10
Lpi
10

)
(2.24)
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En el caso de las señales de audio digital, la amplitud x[n] de la señal puede

ser trabajada de manera análoga a la cantidad (p/p0). De esta manera, el nivel

de amplitud aplicado a este caso cumple con la Ecuación 2.25.

Lp = 20 · log10 (|x[n]|/N) (2.25)

La unidad de medida de Lp, en este caso, es el decibel a escala completa

dBFS, donde el nivel máximo se da cuando x[n] tiene una amplitud de 1 o -1,

lo que corresponde a 0 dBFS. Para una equivalencia entre la escala dBFS y la

escala en dB debe aplicarse una calibración de la señal de audio digital.

2.2.9. Suma de sonoridad: Sonoridad Especı́fica y Sonoridad Total

El proceso de suma de sonoridad es un proceso que se efectúa en el dominio

de la frecuencia. Se debe tener el espectro de frecuencias de la señal en análisis

convertido a Sones. La curva que se obtiene al graficar la sonoridad en Sones en

función de la frecuencia es lo que se denomina la curva de sonoridad espećıfica,

donde el eje de frecuencias debe estar expresado en Barks (Recordar la Ecuación

2.10). De esta manera, la Sonoridad Espećıfica S′ se mide en Sones/Bark.

La Sonoridad Total S de una señal corresponde al área bajo la curva de

sonoridad espećıfica S′, por lo que se determina efectuando la integral de S′ a lo

largo de todo el eje de frecuencias audibles [9], tal como lo expresa la Ecuación

2.26.

S =
∫ 24 Barks

0
S′dz (2.26)

El diferencial dz denota que el eje de frecuencias debe estar expresado en

Barks. En una aproximación dicreta, la integral de la Ecuación 2.26 puede ser

expresada como:

S =
K−1∑
k=0

S′k∆zk (2.27)
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Donde K es el número de componentes de la respuesta en frecuencia de x[n]

(X[k]), S′k es la sonoridad asociada a la componente k de X[k] y ∆zk es la

distancia, en Barks, entre la componente de frecuencia z(k) y z(k + 1).

2.2.10. Distribución de energı́a de una señal de audio

Resulta de gran utilidad en diversas áreas de la ingenieŕıa analizar el espectro

de frecuencias de una señal determinada. Una de las herramientas de monitoreo

de la distribución energética es la aplicación de un banco de filtros, en donde se

divide el rango de frecuencias en diferentes bandas, determinándose la amplitud

de enerǵıa para cada una de ellas.

En el caso de las señales de audio discretas, un popular indicador de la canti-

dad de enerǵıa es el Valor Cuadrático Medio (RMS), el cual entrega un valor de

amplitud promediado para una señal temporal x[n], con N muestras de longitud:

XRMS =

√√√√ 1
N

N∑
i=1

x2[n] (2.28)

La cantidad XRMS también puede ser determinado utilizando la información

en el dominio de la frecuencia de la misma señal x[n], que denotaremos por X[k]:

XRMS =

√√√√ 1
N

(
1
K

K∑
k=1

X2[k]

)
(2.29)

La Ecuación 2.29 es una consecuencia del Teorema de Parseval aplicado al

caso discreto, el cual está dado por la Ecuación 2.30.

E =
N∑
n=1

|x[n]|2 =
1
K

K∑
k=1

|X[k]|2 (2.30)

Donde X[k] corresponde a la transformada de Fourier de x[n]. Sólo se utilizan

las K = N/2 primeras muestras de la respuesta en frecuencia X[k], debido a que

la segunda mitad entrega información redundante.

La descomposición de una señal de audio para analizar la distribución de

enerǵıa como función de la frecuencia se hace más evidente al filtrar la señal



CAPÍTULO 2. MARCO TEÓRICO 24

Figura 2.12: Transformada de Fourier para 2 señales de audio digital (arriba) y
descomposición en un banco de 24 bandas de frecuencia (abajo).

original considerando algún banco de filtros. En la Figura 2.12 se puede notar

que la comparación entre señales de audio se hace menos compleja comparando

i valores de amplitud (de las i bandas de frecuencia) que comparando K = N/2

amplitudes.

2.2.11. Modelos de Sonoridad

Existen variados modelos para el cálculo de la sonoridad de una señal acústica

compleja, sin embargo, sólo 2 de ellos se encuentran estandarizados, ambos en

la norma ISO 532:1975 [18]. Estas metodoloǵıas fueron bautizadas como Método

A y Método B y están basadas en los trabajos de investigación de los cient́ıficos

S.S. Stevens y Eberhard Zwicker, ambos de gran influencia en el mundo de la

psicoacústica. Algunos alcances relativos a ambos métodos se resumen en la Tabla

2.5.

El Método A es un método sencillo recomendado cuando se cuenta con un

análisis en bandas de octava de la señal en evaluación8, sin embargo, se utili-

zará como referente el Método B, que considera un análisis en bandas cŕıticas

estimado a partir de un análisis en bandas de 1/3 de octava. Además, este método
8Para una revisión detallada del cálculo de sonoridad usando el Método A, se recomienda

la lectura de [31].
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Método
Cantidad medida

Ancho de banda Campo sonoro
Sonoridad Nivel de Sonoridad

A Sones (OD) Fones (OD) octava difuso

B
Sones (GD) Fones (GD)

1/3 de octava
difuso

Sones (GF) Fones (GF) libre

Tabla 2.5: Se especifica la nomenclatura que debe utilizarse al usar el Método A o
el Método B en el cálculo de sonoridad. El Método A es recomendable en conjunto
a un análisis en bandas de 1 octava y sólo está disponible para condiciones de
campo difuso. El método B considera bandas de 1/3 de octava y entrega la
posibilidad de cálculo en condiciones de campo libre.

permite la evaluación de la sonoridad en condiciones de campo libre, es decir, en

un ambiente libre de reflexiones. Si bien una condición de campo difuso es más

cercana a los ambientes acústicos de los lugares en que usualmente se escucha

música, en esta investigación se trabajará asumiendo condiciones de campo li-

bre, compatibilizando los resultados que se obtendrán durante la evaluación del

Método B repecto del modelo que se propondrá a partir de los nuevos contornos

de sonoridad, los cuales están definidos en campo libre.

2.2.12. Estándar ISO 532:1975-B

Este procedimiento para el cálculo de sonoridad es un procedimiento gráfico

que se complementa con la medición f́ısica (previa) de los valores por bandas de

frecuencia. Es recomendable efectuar un análisis en bandas de 1/3 de octava.

El método considera una aproximación a los contornos de igual sonoridad y

las caracteŕısticas de transmisión del óıdo externo y medio hasta el óıdo interno.

Permite obtener un valor de Sonoridad Total S en condiciones de campo libre y

de campo difuso.

Este método utiliza como parámetros de entrada los niveles de presión sonora

medidos para 28 de las 31 bandas de 1/3 de octava que se encuentran dentro del

rango auditivo (bandas -16 a 11, ver Tabla 2.1). A partir de ellas se efectúa la

aproximación a 20 de las bandas cŕıticas del óıdo humano. Para ejemplificar el

cálculo de la sonoridad de una señal medida, se considerará el análisis en bandas
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de 1/3 de octavas mostrado en la Tabla 2.6.

Banda Frecuencia Lp Banda Frecuencia Lp
Nok fc [Hz] [dB] No fc [Hz] [dB]
-16 25 26,1 -2 630 51,3
-15 31 35,8 -1 800 49,0
-14 40 42,5 0 1.000 45,5
-13 50 55,7 1 1.250 41,7
-12 63 60,7 2 1.600 40,1
-11 80 68,7 3 2.000 48,4
-10 100 62,1 4 2.500 44,5
-9 125 55,4 5 3.150 42,9
-8 160 64,7 6 4.000 41,7
-7 200 55,7 7 5.000 40,9
-6 250 63,9 8 6.300 40,7
-5 315 61,3 9 8.000 39,3
-4 400 53,7 10 10.000 35,9
-3 500 50,8 11 12.500 35,8

Tabla 2.6: Niveles de Presión Sonora Lpi en bandas de 1/3 de octava asociados
a una fuente de ruido estacionaria. Se determinará el nivel de sonoridad total P
usando el procedimiento ISO 532-B.

Paso 1

Las bandas de 1/3 de octava que se encuentran por debajo de los 280 Hz

poseen un ancho de banda muy inferior al de las bandas cŕıticas del óıdo humano

en este rango de frecuencias. Los Lpi de las 11 bandas que se encuentran en esta

región deben agruparse como se describe a continuación para obtener los niveles

en bandas cŕıticas L1, L2 y L3, usando la Ecuación 2.24. L1 se obtiene agrupando

las bandas -16 a -11, L2 se obtiene agrupando las bandas -10 a -8 y L3 se obtiene

agrupando las bandas -7 y -6.

L1 = 10 · log10

(
10

26,1
10 + 10

35,8
10 + 10

42,5
10 + 10

55,7
10 + 10

60,7
10 + 10

68,7
10

)
= 69, 5 dB

L2 = 10 · log10

(
10

62,1
10 + 10

55,4
10 + 10

64,7
10

)
= 66, 9 dB

L3 = 10 · log10

(
10

55,7
10 + 10

63,9
10

)
= 64, 5 dB
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Se obtiene una nueva tabla de valores de niveles de presión sonora (Tabla

2.7), incluyendo los niveles L1, L2 y L3 recientemente calculados.

Banda Frecuencia L Banda Frecuencia L
No fc [Hz] [dB] No fc [Hz] [dB]
1 63 69,5 11 1.600 40,1
2 125 64,7 12 2.000 48,4
3 224 64,5 13 2.500 44,5
4 315 61,3 14 3.150 42,9
5 400 53,7 15 4.000 41,7
6 500 50,8 16 5.000 40,9
7 630 51,3 17 6.300 40,7
8 800 49,0 18 8.000 39,3
9 1.000 45,5 19 10.000 35,9
10 1.250 41,7 20 12.500 35,8

Tabla 2.7: Niveles de Presión Sonora en Bandas Cŕıticas Li.

Paso 2

Teniendo en consideración el máximo nivel Li de la Tabla 2.7 y las condiciones

en las que se desea modelar la sonoridad de la señal en análisis (campo libre o

campo difuso), se debe escoger uno de los 10 gráficos (5 gráficos para una situación

de campo libre y 5 para una situación de campo difuso) que provee el estándar

ISO para poder desarrollar esta tarea. Debemos preocuparnos de que la escala

del gráfico escogido permita marcar en ĺıneas horizontales todos los valores Li,

como se muestra en la Figura 2.13. Cuando los escalones formados por estas ĺıneas

horizontales son adyacentes y crecientes en la medida que aumenta la frecuencia,

ellos deben ser unidos con una ĺınea vertical. Si, por el contrario, los escalones son

decrecientes, los escalones deben ser unidos trazando una ĺınea oblicua paralela

a la ĺınea segmentada de la respectiva banda. Esta ĺınea oblicuas manifiesta el

enmascaramiento entre bandas de frecuencia.

En la Figura 2.13, casi todas las bandas presentan escalones decrecientes,

salvo en el caso de las bandas centradas en 500 Hz (sobre la de 630 Hz) y la

de 2,5 kHz (sobre la de 3,15 kHz). Además debe observarse que la banda cŕıtica
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Figura 2.13: Gráfico escogido para condiciones de campo libre, considerando un
nivel máximo L = 69, 5 dB @ 63 Hz.

centrada en 400 Hz resulta inaudible debido al enmascaramiento producido por

la banda precedente.

Paso 3

Debe determinarse manualmente el área bajo la curva de sonoridad espećıfica

determinando la altura de un rectángulo de área equivalente cuya base es del

ancho de la gráfica escogida. Para esta etapa se debe ignorar la escala en Sones y

Fones rotulada en el extremo derecho, ya que ellas no poseen una escala lineal y

serán utilizadas sólo en el último momento para la lectura de la sonoridad S y/o

el nivel de sonoridad P .

Como se puede observar, la principal desventaja de este método es la natu-

raleza gráfica del método, dificultando su utilización. Pese a esto, en 1991 [41] se

publicó un algoritmo basado en el lenguaje BASIC que permite implementar este

estándar en una rutina computacional.

El Método B, recién descrito, será comparado con un método que se cons-

truirá a partir no sólo de los conceptos psicoacústicos revisados, sino también
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Figura 2.14: Se muestra el rectángulo de área equivalente (región coloreada) al
área bajo la curva de sonoridad espećıfica (área bajo curva azul), su altura léıda
en Sones entrega la sonoridad total S. En este caso, S = 16, 3 Sones (GF).

de algunas convenientes técnicas de procesamiento digital de señales y diseño de

filtros.

2.3. Procesamiento digital de señales

Los principales tópicos que serán revisados en esta sección son: el diseño de

filtros digitales, la aplicación de un sistema digital que permite el pre-warping de

frecuencias y algunos conceptos relacionados con las Redes Neuronales Artificiales

(RNA). Todos estos elementos serán utilizados para la construcción de un modelo

de sonoridad en bandas cŕıticas que será comparado con el descrito Método B

(ISO 532-B).

2.3.1. Filtros

Por definición, un filtro tiene la capacidad de alterar la ganancia de una señal

de audio actuando sobre una o más partes dentro de su rango de frecuencias.

Entre las utilizaciones de los filtros se encuentra la restauración de señales y la

separación de componentes de frecuencia presentes en una misma señal [34]. En
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la presente investigación se hace utilización de filtros digitales para concretar la

separación de componentes de frecuencia permitiendo el análisis de la distribución

energética de una señal de audio digital.

La estructura básica que permite el diseño de un filtro son los denominados

filtros pasa-bajos (LPF), los cuales atenúan las componentes de frecuencia que se

encuentran sobre una frecuencia de corte preestablecida. A partir de un LPF es

posible obtener un filtro pasa-altos (HPF) y, a través de la disposición en cascada

de un LPF y un HPF es posible obtener un filtro pasa-banda (BPF), tal como

se muestra en la Figura 2.15. Los bancos de filtros se componen de una serie de

BPF conectados en paralelo.

Figura 2.15: (a) Filtros pasa bajos (LPF) y pasa altos (HPF); (b) Filtro pasa
banda (BPF) formado de la disposición en cadena de un HPF y un LPF, donde
fcorte HPF < fcorte LPF.

Filtros Analógicos

Son sistemas que trabajan en un dominio temporal continuo, actuando so-

bre una señal de entrada x(t) y entregando la señal modificada y(t). Los filtros

analógicos son utilizados principalmente en la electrónica. Pese a lo anterior, el

procesamiento de señales en tiempo continuo es un campo paralelo al procesa-

miento digital de señales (DSP) en donde cada una de las operaciones y técnicas

consideradas son muy similares, son análogas entre śı [34]. Esto permite hacer



CAPÍTULO 2. MARCO TEÓRICO 31

extensible mucha de la teoŕıa utilizada en los filtros analógicos a los filtros digi-

tales.

El proceso introducido por un filtro analógico está caracterizado por su fun-

ción de transferencia:

H(s) =
bns

n + bn−1s
n−1 + · · ·+ b1s+ b0

ansn + an−1sn−1 + · · ·+ a1s+ a0
(2.31)

Para concretar un sistema analógico se utilizan componentes eléctricos y/o

electrónicos. Un filtro analógico se presenta en la Figura 2.16. Este sistema es el

conocido filtro RC, el cual debe su nombre a la resistencia R y al condensador C

que son parte del sistema.

Figura 2.16: Circuito Analógico RC, compuesto por una resistencia de R Ohms
y un condensador de C Faradios.

La función de transferencia para el sistema de la Figura 2.16 está dada por:

H(s) =
1

1 +RCs
(2.32)

Nuestro interés por los filtros analógicos en el marco de la presente investi-

gación, radica en la posibilidad de obtener un filtro digital equivalente al aplicar

una transformación bilineal sobre la Ecuación 2.32 y sobre cualquier otra función

de transferencia H(s).

Filtros Digitales

Un filtro digital es un sistema discreto lineal e invariante en el tiempo (LTI)

que permite concretar el filtrado de una señal x[n], entregando una señal alte-

rada representada comúnmente por y[n]. El proceso introducido por el filtro es

representado por la ecuación en diferencias lineales:
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y[n]+a1y[n−1]+ · · ·+aNy[n−N ] = b0x[n]+b1x[n−1]+ · · ·+bNx[n−N ] (2.33)

Donde x[n] e y[n] representan las muestras actuales de entrada y salida del

filtro digital, mientras que los valores x[n− k] e y[n− k] denotan los valores an-

teriores adquiridos por ambas series y que están k muestras antes de la muestra

n. Los coeficientes numéricos ak y bk son los encargados de caracterizar la mo-

dificación espectral introducida por el filtro digital. La función de transferencia

asociada también está caracterizada por los coeficientes ak y bk y está dada por

la Ecuación 2.34.

H(z−1) =
b0 + b1z

−1 + · · ·+ bNz
−N

1 + a1z−1 + · · ·+ aNz−N
(2.34)

Si todos los coeficientes ak son nulos, se dice que el filtro digital posee una

respuesta impulsiva finita (FIR) debido a que la salida y[n] dependeŕıa sólo de

la señal de entrada x[n]. En el caso contrario, es decir, si algún valor de ak es

no nulo, se habla de un filtro de respuesta impulsiva infinita (IIR), pues la salida

y[n] depende no sólo de las muestras actuales y pasadas de x[n] sino también de

las salidas anteriores y[n− k], tal como se muestra en la Figura 2.17. Es posible

implementar un algoritmo computacional que realice el cálculo recursivo de la

salida y[n].

En el presente trabajo se comenzará trabajando con filtros digitales del tipo

IIR y, posteriormente, se evaluará la posibilidad de implementar filtros FIR de

similares caracteŕısticas. En general, los filtros IIR poseen una implementación

más compleja, pero más eficaz si se evalúa la relación costo-beneficio entre el

orden del filtro conseguido y el rechazo en dB ofrecido por el mismo. De todas

formas, una revisión detallada de filtros digitales FIR e IIR puede ser encontrada

en los textos [25] [23].
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Figura 2.17: Estructura digital que permite la implementación recursiva de los
filtros de respuesta impulsiva infinita (IIR). Si los coeficientes ak fueran nulos,
entonces la estructura digital careceŕıa de realimentación y su implementación
seŕıa más sencilla. Se hablaŕıa, entonces, de un filtro de respuesta impulsiva finita
(FIR).

2.3.2. Diseño de Filtros

El diseño de filtros digitales se efectúa en 3 etapas: (a) especificación de las

propiedades deseadas para el sistema, (2) aproximación del sistema usando un

sistema digital causal y (c) realización del sistema [25].

Como la estructura base para el diseño de filtros son los filtros pasa-bajos

(LPF), a través de ellos se mostrarán las especificaciones propias de un filtro,

las que se muestran en la Figura 2.18. Generalmente se parte de un filtro con

especificaciones en el dominio analógico de frecuencias, para pasar a un sistema

equivalente en el dominio digital.

En primer lugar, en la respuesta en frecuencia de un filtro se pueden distinguir

3 regiones: región de pasa banda, región de transición y región de rechaza banda.

En un caso ideal, la región de transición no existe ya que la respuesta de amplitud

pasaŕıa de un valor unitario en la región de pasa banda a un rechazo absoluto

en la región de rechaza banda. En la práctica, la amplitud en la región de pasa

banda tiene una amplitud que oscila en δ1 en torno a 1 para frecuencias menores
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Figura 2.18: (a) Especificaciones para la respuesta en frecuencia analógica de un
filtros pasa bajos (LPF) y (b) sus respectivas especificaciones en dominio digital.

a la frecuencia angular analógica Ωp
9 que tiene su equivalente digital ωp.

Ω = 2 · π · f Con 0 < Ω <∞ (2.35)

ω = 2 · π · f
fs

Con 0 < ω < π (2.36)

Donde f es la frecuencia en Hz, fs corresponde a la frecuencia de muestreo

en Hz, Ω se mide en rad/s y ω se mide en rad/muestras.

Para que la frecuencia ωp corresponda a una frecuencia de corte, debe pro-

ducirse que la respuesta de amplitud H(ωp) en dB debe ser igual a -3 dB. Esto

ocurre a un valor espećıfico de δ1. Por otro lado, la selectividad del filtro está de-

finida tanto por la frecuencia Ωs
10 como por la atenuación mı́nima en la zona de

rechaza banda definida por la amplitud δ2.

Filtro pasa-bajos analógicos, del tipo Butterworth

Los filtros pasa bajos Butterworth tienen la propiedad de poseer una respuesta

de amplitud que se asemeja a una respuesta plana en la región de pasa banda. La

atenuación a partir de una frecuencia angular de corte Ωc depende del orden N

del filtro. El orden N de un filtro Butterworth es un entero positivo que brinda

aproximadamente 6 dB de atenuación por octava.

9El sub́ındice p indica que Ωp es la frecuencia ĺımite de la región de pasa banda
10El sub́ındice s indica que Ωs es la frecuencia en donde comienza la región de rechaza banda

(stopband).
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Figura 2.19: Respuesta de amplitud para filtros Butterworth de diferentes órde-
nes.

El módulo de la respuesta de amplitud para un filtro pasa bajos Butterworth

cumple con la Ecuación 2.37.

|H(jΩ)|2 =
1

1 +
(

Ω
Ωc

)2N
(2.37)

Para determinar el valor apropiado de N , como función de los parámetros de

diseño, es posible deducir la Ecuación 2.38 [25].

N =

log10

( (
1
δ2

)2
−1(

1
1−δ1

)2
−1

)
2 · log10 (Ωs/Ωp))

(2.38)

Para simplificar la etapa de diseño, se pueden hacer coincidir las frecuencias

de pasa banda y de corte (Ωp = Ωc). Esta consideración hace que (1−δ1) = 1/
√

2,

por lo que la Ecuación 2.38 se reduce a:

N =
log10

((
1
δ2

)2
− 1
)

2 · log10 (Ωs/Ωp)
(2.39)

Donde Ωp y Ωs corresponden a las frecuencias angulares de corte e inicio

de la zona de rechaza banda11, respectivamente y el parámetro δ2 determina la

atenuación mı́nima del filtro en la zona de rechaza banda (para Ω ≥ Ωs).

Teniendo la frecuencia angular de corte Ωc y el orden N del filtro Butterworth

se conoce la respuesta de amplitud del filtro pasa bajos analógico. Pese a ello,

debemos obtener la función de transferencia H(s) y no sólo su magnitud. La
11Debe cumplirse que Ωs > Ωp.
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deducción de H(s) se puede diferir diseñando un filtro pasa bajos con frecuencia

angular Ωc = 1 rad/s [32]. De esta forma, la Ecuación 2.37 queda expresada

simplificadamente como:

|H(jΩ)|2 =
1

1 + Ω2N
(2.40)

En esta expresión, se debe sustituir la variable Ω por (s/j) o, lo que es equi-

valente, Ω2 = −s2:

|H(jΩ)|2 =
1

1 + Ω2N
(2.41)

|H(s)|2 =
1

1 + (−1)N · s2N
(2.42)

Igualando a 0 el denominador de la Ecuación 2.42, es posible encontrar los

2N polos asociados a la función de transferencia H(s), de los cuales sólo deben

considerarse los polos ubicados en la mitad izquierda del plano complejo s [32].

Ellos están definidos por la Ecuación 2.43.

pk = exp
[
j

(
2k +N − 1

2N

)
π

]
k = 1, 2, · · · , N (2.43)

La función de transferencia analógica del LPF Butterworth de orden N y

frecuencia angular de corte 1 rad/s queda definida por la Ecuación 2.44.

H(s) =
1∏N

k=1(s− pk)
(2.44)

Finalmente, se debe efectuar una conversión al filtro pasa bajos obtenido, de

manera de que posea la frecuencia de corte deseada. Ello se hace reemplazando

la variable s por (s/Ωc) en la Ecuación 2.44. La estructura de la nueva función

de transferencia seguirá siendo la misma, sólo se obtendrán valores numéricos

diferentes.

Teniendo H(s), sólo nos queda convertirla a una función de transferencia

discreta H(z−1), para lo que se utilizará la técnica de la transformación bilineal.
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Transformación bilineal: del dominio analógico al dominio digital

La transformación bilineal es una técnica interesante que se utiliza en esta

investigación desde diferentes puntos de vista12. Como se mencionó en el apartado

anterior, para el diseño de un filtro Butterworth con frecuencia angular de corte

Ωc [rad/s] es necesario encontrar un orden N apropiado para cumplir con ciertas

especificaciones. La idea es iniciar un diseño de filtros considerando parámetros

de frecuencia digital para obtener un filtro digital, pasando por una técnica de

diseño en dominio analógico. Nuestro problema puede resolverse aplicando una

transformada bilineal a la función de transferencia analógica H(s) en donde la

variable independiente s debe reemplazarse por la expresión de la Ecuación 2.45

[25].

s =
2
T
·
(

1− z−1

1 + z−1

)
(2.45)

Donde T es una constante que, en general, consideraremos igual a 1.

La función de transferencia H(z−1) resultante corresponde a un filtro digital

de respuesta impulsiva infinita (IIR), por lo que la transformación bilineal de la

Ecuación 2.45 corresponde a la principal herramienta de diseño de este tipo de

filtros.

Al aplicar la transformación de la Ecuación 2.45, se obtiene que la relación

entre la frecuencia angular analógica Ω y la frecuencia angular digital ω está dada

por la Ecuación:

Ω = 2 · tan(ω/2) (2.46)

Por lo que:

Ωp = 2 · tan(ωp/2) (2.47)

Ωs = 2 · tan(ωs/2) (2.48)
12Ver el Anexo A.
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Al reemplazar el cuociente Ωs/Ωp en la Ecuación 2.39, se obtiene la expresión

que permite el cálculo del orden N requerido para un LPF Butterworth a partir

de las frecuencias digitales ωp y ωs:

N =
log10

((
1
δ2

)2
− 1
)

2 log10 (tan(ωs/2)/ tan(ωp/2))
(2.49)

El parámetro δ2 determina la atenuación mı́nima en la zona de rechaza banda.

En general, la atenuación requerida en un filtro es entregada en dB, por lo que

resultaŕıa más práctico convertir δ2 a una amplitud logaŕıtmica.

A = 20 log10(δ2) (2.50)

Donde A representa la atenuación mı́nima en la zona de rechaza banda, en

dB. Si evaluamos la Expresión 2.50 en la ecuación deducida para N :

N =
log10

(
10(A/10) − 1

)
2 log10 (tan(ωs/2)/ tan(ωp/2))

(2.51)

Recordemos que una atenuación de A dB es equivalente a aplicar una ganancia

de -A dB, por lo que la Ecuación B.11 recibe como parámetro un valor A > 0

dB.

Filtros pasa-altos Butterworth

Entre otros filtros, los pasa altos (HPF) y pasa banda (BPF) pueden ser

diseñados a partir de un filtro pasa bajos (LPF) al que se aplica una conveniente

transformación. En el caso de los HPF, existen dos técnicas de diseño a partir de

un LPF: Inversión espectral y reversión espectral [34].

La inversión espectral se logra implementando el sistema digital de la Figura

2.20.

La técnica de reversión espectral intercambia las muestras de la respuesta en

frecuencia de un LPF, mediante la modificación de su respuesta al impulso h[n].
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Figura 2.20: Sistema digital temporal que produce un HPF sobre la base de un
LPF.

El efecto producido por la técnica de reversión espectral es mostrado en la Figura

2.21.

Figura 2.21: Respuesta en frecuencia de un LPF (a) original y (b) con reversión
espectral (HPF).

Una manera de concretar una reversión espectral es aplicar la transformación

bilineal presentada en la Ecuación 2.52 (y demostrada en el Anexo A) al diseño

de un LPF.

z−1 → −z−1 (2.52)

La ventaja de usar la técnica de reversión espectral es que se puede conocer la

atenuación exacta existente entre 2 frecuencias cualquiera pertenecientes al nuevo

filtro pasa altos. Basta con saber que las amplitudes asociadas a las frecuencias

ω1 y ω2 del LPF original son equivalentes a las amplitudes de las frecuencias

(π − w1) y (π − w2) del nuevo HPF.
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Con el antecedente anterior, para el diseño de un HPF Butterworth dejaremos

de lado la técnica de inversión espectral para usar la de reversión espectral. Al

usar la reversión espectral, el diseño de un HPF13 Butterworth se limita a diseñar

un LPF Butterworth que posea una frecuencia digital de paso igual a (π − ωp) y

una frecuencia digital de rechazo igual a (π−ωs) y luego aplicar la transformación

de la Ecuación 2.52.

Filtros en secciones de 2o orden

Las funciones de transferencia H(z−1) obtenidas en el proceso de diseño usan-

do la transformación bilineal corresponderán a filtros IIR de orden N , es decir,

tanto su sección directa (numerador de H) como su sección realimentada (de-

nomindador H) estarán caracterizadas por la misma cantidad (N) de unidades

de retardo. La Ecuación 2.53 expresa la función H(z−1) como el producto de N

filtros IIR, con ceros y polos en ck y dk, respectivamente.

H(z−1) =
b0
a0

(1− c1z
−1)(1− c2z

−1) · · · (1− cNz−1)
(1− d1z−1)(1− d2z−1) · · · (1− dNz−1)

(2.53)

La Ecuación 2.53 puede ser expresada como una productoria de polinomios

de segundo orden, como se muestra en la Ecuación 2.54.

H(z−1) =
N/2∏
k=1

(1− c2k−1z
−1)(1− c2kz

−1)
(1− d2k−1z−1)(1− d2kz−1)

(2.54)

Lo que, al desarrollar, puede ser representado como:

H(z−1) =
N/2∏
k=1

Hk(z−1) (2.55)

Donde Hk(z−1) es una función de la forma definida por la Ecuación 2.56 y el

sub́ındice k está entre 0 y N/2.

Hk(z−1) =
b0k + b1kz

−1 + b2kz
−2

1 + a1kz−1 + a2kz−2
(2.56)

13Esta técnica se aplica para el diseño de cualquier HPF a partir de un LPF. Aqúı se parti-
culariza a los filtros Butterworth por ser la variedad de filtros escogida para el presente trabajo.
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La respuesta total del sistema H(z−1) de orden N expresada como una multi-

plicación de K = N/2 sistemas Hk(z−1) de orden 2 equivale a la implementación

en cascada de los filtros Hk, tal como se esquematiza en la Figura 2.22.

Figura 2.22: Esquema de implementación de un sistema caracterizado por la
función de transferencia H(z−1) como (arriba) un sistema de orden N y, (abajo)
como N/2 sistemas de orden 2. La implementación en cascadas de filtros de orden
2 es más robusta ante la aparición de errores de redondeo.

La implementación de un sistema utilizando filtros de 2o orden es común

cuando se tienen sistemas de orden elevado. Con esto se evita la aparición de

errores de redondeo que se manifiestan en la señal de salida y[n]. El sistema

digital resultante continúa estando caracterizado por los mismos ceros ck y polos

dk de la Ecuación 2.53.

2.3.3. La técnica de Warping de frecuencias

La implementación de la técnica de Warping de frecuencias, permite efectuar

un cambio en la resolución de frecuencias de una señal discreta de audio sin

alterar su amplitud (ganancia unitaria).

Teóricamente, se aplica una transformación bilineal14, dependiente de un

parámetro λ. Este sistema digital está definido por la Ecuación 2.57 y su dia-

grama en bloques es presentado en la Figura 2.23 [13].

D(z−1) =
z−1 − λ
1− λz−1

(2.57)

La función de transferencia D(z−1) posee una amplitud unitaria15, sin em-

bargo, debido a las caracteŕısticas de fase del sistema, al implementar la técnica
14Ver Apéndice A
15El sistema D(z−1) no enfatiza ni atenúa ningún rango de frecuencias, por lo que se trata

de un sistema AllPass (“pasa todo”).



CAPÍTULO 2. MARCO TEÓRICO 42

de warping se introduce una nueva resolución de frecuencias ν, en rad/muestras,

cuya relación con la frecuencia digital original ω está dada por la Ecuación 2.5816.

v(ω) = ω + 2 · arctan
(

λ sin(ω)
1− λ cos(ω)

)
(2.58)

La constante arbitraria λ, entonces, es el parámetro encargado de relacionar

las frecuencias ω y ν, motivo por el cual también se le conoce como factor de

warping λ o factor de AllPass.

Figura 2.23: Sistema digital con Función de Transferencia D(z−1).

En la Figura 2.24 se muestra la relación entre la frecuencia en dominio li-

neal, ω, y en dominio warp, ν. Tanto la frecuencia angular ω como la frecuencia

distorsionada ν toman valores entre 0 y π.

Figura 2.24: Warping de frecuencias para diferentes valores de λ, normalizadas
(ω/π, ν/π).

16Expresión deducida a partir de la función de fase de la estructura AllPass de la Ecuación
2.57
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La elección del factor de warping λ entrega un grado de libertad al mapea-

miento entregado por la transformación bilineal, por lo que éste debe ser escogido

convenientemente dentro del rango de valores que va entre -1 y 1. En 1999, Smith

y Abel [33] desarrollaron una expresión que determina el factor λ, logrando un

ajuste muy próximo entre la escala de frecuencia en dominio warp, ν, y la escala

en bandas cŕıticas, z.

λ(fs) = 1, 0674
[

2
π

arctan(0, 06583fs)
] 1

2

− 0, 1916 (2.59)

Si se considera una frecuencia de muestreo fs = 44.100 Hz, el factor de warping

óptimo λ es igual a 0,7564. En la Figura 2.25 se puede apreciar la gran similitud

entre z = z(ω), según la Ecuación 2.10, y ν = ν(ω).

Figura 2.25: Razón de banda cŕıtica z y frecuencia digital ν como función de
la frecuencia ω. Warping de frecuencias utilizando el factor λ apropiado. Las
frecuencias están normalizadas.

Para la implementación en tiempo real de la estructura digital representada

por la función de transferencia de la Ecuación 2.57, se debe disponer una cadena

de filtros AllPass en cascada, tal como se muestra en la Figura 2.26. La lectura

de los valores entregados por este sistema producen una distorsión en el eje de

frecuencias manifestada al determinar la transformada de Fourier de la salida

w[n] del sistema.
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Figura 2.26: Cadena de filtros AllPass. Hace posible aplicar la técnica de warping
a una señal de audio cualquiera.

La cadena de filtros AllPass mostrada en la Figura 2.26, sin embargo, no

representa una estructura con respuesta en frecuencia plana, debido al efecto

producido por el retardo de grupo asociado a D(z−1). Se hace necesario, entonces,

la inclusión de una etapa de pre-énfasis A(z−1) de la señal temporal x[n] para

compensar este efecto [24].

A(z−1) =
√

1− λ2

1− λz−1
(2.60)

El pre-énfasis A(z−1) también es dependiente del factor de warping λ.

Figura 2.27: Cadena de filtros que implementa el warping de frecuencias a una
señal x[n]. Esta estructura AllPass es conocida como filtro de Laguerre. La etapa
de pre-énfasis está caracterizada por la función de transferencia A(z−1) de la
Ecuación 2.60

.

2.3.4. Redes Neuronales Artificiales

Una Red Neuronal Artificial (RNA) es una estructura interconectada de uni-

dades simples de procesamiento (Neuronas Artificiales) que realiza el aprendizaje,

memorización, generalización o abstracción de caracteŕısticas relevantes que re-

lacionan los parámetros de entrada con los de salida de la red [39] mediante una
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cantidad finita de operaciones matemáticas, principalmente sumas y multiplica-

ciones.

La capacidad de procesamiento de una RNA está almacenada en valores

numéricos denominados pesos sinápticos, los que manifiestan la fuerza de cone-

xión entre procesadores elementales (neuronas artificiales) [12]. El ajuste de estos

valores se efectúa durante el proceso de aprendizaje de la red a partir de un set

de ejemplos de entrenamiento.

Las RNA no poseen un campo de acción definido, sin embargo, en general,

son utilizadas para modelar problemas que presentan un alto grado de no li-

nealidad y que incluyen 1 o más factores de incidencia (variables dependientes).

Principalmente se utilizan en problemas de carácter f́ısico-matemático.

Para la utilización de una RNA se debe considerar (a) el diseño estructural o

topoloǵıa a utilizar (ver Figura 2.28), (b) el procedimiento de almacenamiento de

la información: elección del algoritmo de entrenamiento y, (c) el procedimiento de

recuperación de la información: como aproximador funcional o como clasificador.

Figura 2.28: Topoloǵıas de redes [36]: (a) No estructuradas, (b) en capas, (c)
recurrentes, (d) modulares.

Esta metodoloǵıa ofrece solución a problemas cient́ıficos poco estudiados o

que presentan un alto grado de no linealidad.
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La Neurona como Procesador Elemental

Todo el procesamiento y cálculo numérico en una RNA se realiza en cada una

de las neuronas artificiales o procesadores elementales (PE) que la componen.

A la entrada de una neurona, se realiza siempre un proceso de agregación de

n señales de entrada, de manera de obtener un nivel de activación numérico net.

Este proceso tiene asociado lo que se denomina función de agregación (Tabla

2.8), siendo la función de suma ponderada la más utilizada.

Función de Transferencia net = f(ωik, xi)

Sumatoria
∑n

i=1 ωkixi

Productoria
∏n
i=1 ωkixi

Distancia Euclidiana ‖x – ck‖

Tabla 2.8: Funciones de agregación a una neurona artificial k.

Posteriormente, la salida de la neurona se determina a partir del nivel de acti-

vación net y una función de transferencia de activación Y = f(net). Las funciones

de activación más usadas son: Lineal, Sigmoidal, Tangente Hiperbólica y Radial

base (ver Tabla 2.9).

La función de activación más simplificada corresponde a la función escalón o

umbral, definida como:

Y =


1 Si net ≥ θ

0 Si net < θ

(2.61)

Esta función sólo discrimina si la entrada net supera o no supera un umbral

numérico θ. No obstante la simplicidad de la función umbral, es la que más se

aproxima a la capacidad de procesamiento de una neurona biológica, que –al ser

excitada– emite o –al ser inhibida– no emite un impulso nervioso.
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Función de Transferencia Y = f(net)

Escalón
{

1 Si net ≥ θ
0 Si net < θ

Signo
{

+1 Si net ≥ 0
−1 Si net < 0

Lineal net

Sigmoidal 1/(1 + exp (−net))

Tangente Hiperbólica 2/(1 + exp (−2 · net))− 1

Radial Base exp (−net2)

Tabla 2.9: Algunas funciones de activación, también llamadas funciones de trans-
ferencia.

Conexiones

Las conexiones entre neuronas son generalmente dirigidas y a cada una de

ellas se le corresponde un peso sináptico ω. Si la RNA está organizada en capas,

se pueden diferenciar las conexiones hacia adelante (Feed-forward), las de retro-

alimentación (feedback) y también configuraciones con conexiones intercapas, es

decir, con conexiones a neuronas de otras capas.

Teniendo en cuenta estos conceptos, a continuación se pasará a revisar las 2

topoloǵıas utilizadas durante esta investigación. Ambas responden al modelo en

capas con propagación hacia adelante mostrado en la Figura 2.28(b).

Perceptrón Multicapa, MLP

El perceptrón multicapa (MLP17) es la topoloǵıa de redes neuronales arti-

ficiales más utilizada. Comúnmente es referida como red de propagación hacia
17Del inglés: Multi-Layer Perceptron
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adelante (red Feed-Forward), sin embargo, esta definición es genérica y extensi-

ble para cualquier RNA que tenga más de 1 capa y cuyo flujo de la información

es hacia adelante. El MLP consta de 3 o más capas18.

La función de agregación corresponde, generalmente, a la sumatoria de las en-

tradas a la neurona ponderada con los pesos sinápticos de las conexiones involu-

cradas (Función Sumatoria, Tabla 2.8). Las funciones de activación más populares

son la función Sigmoidal, Tangente Hiperbólica y Lineal (ver Tabla 2.9).

Los perceptrones multi-capa corresponden a la topoloǵıa de redes neuronales

artificiales más abordadas en la bibliograf́ıa. Por este motivo, existen innumera-

bles ejemplos de este tipo de RNA que permiten comprender el funcionamiento

de los MLP.

Por otro lado, las Redes de Funciones Radial Base (RBFN) representan un

pilar fundamental en la presente investigación, motivo por el cual, se abordarán

a continuación y en mayor profundidad que los MLP.

Redes de Funciones Radial Base

Una Red de Funciones Radial Base (RBFN) es una configuración espećıfica

de las redes de propagación hacia adelante (Redes Feed-Forward), que posee 3

capas. La capa de entrada no procesa información (sólo la entrega), la capa oculta

posee una función de transferencia del tipo radial y la capa de salida posee una

neurona con una función de transferencia lineal. La topoloǵıa de una RBFN con

n parámetros de entrada y 1 salida es mostrada en la Figura 2.29.

Cada RBFN puede interpretarse como un modelo f , que se obtiene de la

combinación lineal de un set de m funciones del tipo radial. Por analoǵıa con la

representación de un vector ~f como combinación lineal de vectores base ~hj , se

dice que f es una función base. Donde f está dada por la Ecuación 2.62.
18En esta investigación contabilizamos la capa de entrada dentro del número total de capas

de la red, es decir, una red de 3 capas posee 1 capa de entrada, 1 oculta y 1 de salida.
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Figura 2.29: Red de funciones Radial Base, RBFN, con n parámetros de entrada,
m neuronas en la capa oculta y 1 salida. Imagen extráıda de [26]

f(~x) =
m∑
j=1

ωj · hj(~x) (2.62)

Donde el valor ωj representa el peso sináptico asociado a la conexión entre

la neurona j de la capa oculta y la única neurona de salida. Además, la función

hj corresponde a una función del tipo radial asociada a la neurona j de la capa

oculta.

Las funciones radiales son funciones que crecen o decrecen monótonamente a

partir de un punto central. Los parámetros que describen una función radial son

su centro, su escala de distancia y su forma exacta [26].

La función de transferencia radial hj(netj) más utilizada es la función Gaus-

siana y está dada por la Ecuación 2.63.

hj(netj) = exp
(
−net2

j

)
(2.63)

Otra función de activación radial es la función de Cauchy, presentada en la

Ecuación 2.64. En la Figura 2.30 se muestran las funciones de activación Gaus-

siana y de Cauchy, suponiendo una entrada unidimensional.
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Centro ~cj ~cj = (cj1, cj2, ..., cjn)
Define la coordenada espacial del
centro de la función radial

Concepto similar al de ancho de
Radio rj rj banda, pero asociado a la función

radial. A mayor 1/rj , se tendrá
una función radial más ancha

netj = ‖~x−~cj‖2
rj

Se calcula la distancia euclidiana
Función de Agregación en el espacio entre los vectores

a la Neurona j x y cj . A menor distancia,
mayor nivel de activación

Función de Agregación
net=

∑m
j=1 hj(netj) · ωj

Producto punto entre las funcio-
a la Neurona de salida nes de activación radial hj y

los pesos sinápticos ωj

Tabla 2.10: Parámetros asociados a una red de funciones radial base (RBFN).

hj(netj) =
1

1 + net2
j

(2.64)

Figura 2.30: Funciones radial base de Cauchy y Gauss, para el caso unidimensional
(1 sola entrada) con centros en c = 0 y r = 1.

Ejemplo de Implementación de una RBFN

Se implementará una Red Neuronal Artificial de Funciones Radial Base para

una entrada unidimensional con el fin de comprender el flujo de la información en

la red y su relación con los parámetros de la misma. La red escogida es mostrada
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en la Figura 2.31. Se considerará que las funciones radiales hj(x)19 son del tipo

Gaussianas (Ecuación 2.63).

Figura 2.31: Ejemplo de una red de funciones radial base (RBFN), con 1 paráme-
tro de entrada y m = 3 neuronas en la capa oculta. Las funciones radiales hj(x).

Tal como es definido en la Figura 2.31, las funciones radiales h1, h2 y h3

están centradas en x = 0, 5, x = 1, 5 y x = 2, 25 respectivamente. Si se evalúan

los centros cj , además de los valores escogidos para los radios rj de cada función

radial en la Ecuación 2.63, considerando la agregación netj sgún la Tabla 2.10,

se obtiene:

h1(x) = exp
(
− (x−c11)2

r21

)
= exp

(
− (x−0,50)2

12

)
= exp

[
−(x− 0, 50)2

]
h2(x) = exp

(
− (x−c21)2

r22

)
= exp

(
− (x−1,50)2

0,52

)
= exp

[
−4(x− 1, 50)2

]
h3(x) = exp

(
− (x−c31)2

r23

)
= exp

(
− (x−2,25)2

0,52

)
= exp

[
−4(x− 2, 25)2

]
Supongamos que se desea obtener la salida f(x) de la RBFN para una entrada

x = 0, 6. Al reemplazar este valor en las expresiones anteriores se tiene que:

h1(0, 6) = 0, 990

h2(0, 6) = 0, 039

h3(0, 6) = 1, 864 · 10−5

19Al tener un vector ~x unidimensional, éste corresponderá a un escalar, por lo que se omitirá la
notación vectorial.
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Los valores de activación devueltos por las funciones radiales hj manifiestan

que la entrada x = 0, 6 está mucho más próxima al centro de la primera función

radial c1 = 0, 5 que a los centros c2 = 1, 5 y c3 = 2, 25.

La combinación lineal de funciones radiales que determina la salida f(x) de

la red está determinada por los pesos sinápticos ωj :

f(x) = ω1h1(x) + ω2h2(x) + ω3h3(x)

f(x) = 0, 5h1(x) + 0, 8h2(x) + 0, 65h3(x)

f(x) = 0, 5 · 0, 990 + 0, 8 · 0, 039 + 0, 65 · 1, 864 · 10−5

f(x) = 0, 526

La combinación lineal definida por los pesos ωj entrega una mayor ponde-

ración a la función radial h2 (0, 8), luego a la función h3 (0, 65) y finalmente

a la función radial h1 (0, 5). El resultado final para una entrada x = 0, 6 es

f(0, 6) = 0, 526.

Figura 2.32: Salida f(x) de la RBFN de la Figura 2.31. Se muestran las funciones
radiales que generan la salida f(x). La curva en negro representa la salida de la
red. Se destaca el valor adquirido cuando x = 0, 6.
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DESARROLLO: DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN

La elaboración del prototipo que permite realizar un análisis psicoacústico ba-

sado en los conceptos de bandas cŕıticas, fue realizada en 3 etapas: construcción

del modelo para el análisis espectral, elaboración del algoritmo de procesamien-

to (en modalidad off-line) e implementación en un lenguaje compilado para el

procesamiento en tiempo real.

Tanto en la etapa de construcción del modelo para el análisis en bandas cŕıticas

como en la etapa primaria de implementación del mismo, se utilizó el software

de análisis matemático MATLAB R©. En estas fases se realizaron una serie de

análisis comparativos del modelo en elaboración con respecto a otros modelos de

sonoridad: el Método B (ISO 532-B).

En una última etapa, se procedió a adaptar el algoritmo diseñado en MATLAB R©

para su implementación en tiempo real, como plug-in de audio VST R©. Se pro-

gramó en el lenguaje C++, utilizando el programa Microsoft Visual Studio 2008

sobre la base del SDK 2.41 que provee la compañ́ıa Steinberg.

A continuación se presenta el diseño del banco de filtros psicoacústico, pro-

puesto a partir de los conceptos definidos en el caṕıtulo anterior.
1Un SDK es un Software Development Kit, lo que corresponde a una serie de rutinas pre-

programadas (en este caso por la compañ́ıa Steinberg), que permiten el desarrollo de un tipo de
aplicación espećıfica (un plug-in VST).

53
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Propuesta de una metodologı́a para el análisis psicoacústico de señales

La elaboración del modelo para el análisis psicoacústico de señales supone

2 problemáticas: la ponderación de amplitud en función de la frecuencia y la

ponderación de frecuencias en bandas cŕıticas.

3.1. Ponderación de Amplitud

Se implementarán las curvas de ponderación en frecuencia A, B, C y D, carac-

terizadas por las funciones de transferencia de las Ecuaciones 2.18 a 2.21. Además,

se implementará una ponderación de amplitud en Fones. Para las curvas A, B, C

y D, se debe efectuar una transformación bilineal a las funciones de transferencia

asociadas a ellas, lo que responde a una serie de filtros de respuesta impulsiva

infinita (IIR) con coeficientes conocidos. Estos coeficientes son mostrados en la

Tabla 3.1.

Curva b0 b1 b2 b3 b4 b5 b6
A 0,2557 -0,5115 -0,2557 1,0230 -0,2557 -0,5115 0,2557
B 0,2173 -0,2173 -0,4345 0,4345 0,2173 -0,2173 -
C 0,2170 1,9984 ·10−15 -0,4340 -3,4694·10−16 0,2170 - -
D 0,7802 -1,4381 -0,1071 1,4381 -0,6731 -

Curva a0 a1 a2 a3 a4 a5 a6

A 1,0000 -4,0196 6,1894 -4,4532 1,4208 -0,1418 0,0044
B 1,0000 -3,1123 3,3663 -1,4003 0,1511 -0,0048 -
C 1,0000 -2,1347 1,2793 -0,1496 0,0049 - -
D 1,0000 -3,2765 4,0919 -2,3215 0,5070 - -

Tabla 3.1: Coeficientes bk y ak de las funciones de transferencia digital H(z−1)
para las curvas de ponderación en frecuencia A, B, C y D.

La implementación de los filtros IIR con los coeficientes de la Tabla 3.1 se

efectuará recursivamente y no constituye un costo computacional considerable

debido a que estos filtros poseen un orden bajo (6, 5, 5 y 4 para las curvas A, B,

C y D respectivamente).

Para la ponderación de amplitud en Fones, se utilizará la función NeuLoud

–propuesta por Espinoza et al. en [8]– la cual entrega el nivel de sonoridad P
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en Fones a partir del Nivel de Presión Sonora Lp en dB y la frecuencia f en

Hz. Debido a que esta interpolación depende de la frecuencia f , el cálculo de

sonoridad debe ser hecho en el dominio de la frecuencia y se efectúa frecuencia

por frecuencia.

Como consecuencia de la dependencia de la función NeuLoud respecto del

parámetro de entrada Lp (Nivel de Presión Sonora) se requiere que la señal de

audio que se está analizando se encuentre calibrada. Para esta calibración se debe

aplicar una corrección de ∆ dB de manera que el valor RMS de la señal de entrada,

medido en dBFS, equivalga a un valor arbitrario de dB (Re 20µPa). El criterio

utilizado en la presente investigación corresponde a la recomendación AES para

el ajuste del nivel de monitoreo en salas de cine [21] en donde, al reproducir un

ruido rosa, el nivel de presión sonora debe alcanzar los 83 dB(C) instantáneos.

En estas condiciones, el nivel RMS equivalente se encuentra en torno a los 70

dB(Z). Fue, entonces, a este nivel que se ajustó el nivel RMS de cada señal de

audio digital. Si la señal de audio presenta un nivel de -22 dBFS, la corrección

de nivel ∆ dB es de 70 dB - (-22 dBFS) = +92 dB.

3.1.1. Implementación de las curvas de ponderación en frecuencia

Si bien las curvas de ponderación de amplitud son definidas en el dominio de

la frecuencia, su implementación puede realizarse indistintamente en el dominio

temporal o en el dominio de la frecuencia. Ambos dominios están relacionados

a través del teorema de Parseval que, en el caso de señales de audio digital,

consideran su aproximación discreta, la cual fue revisada en la Sección 2.2.10.

La implementación temporal se realiza al implementar la estructura digital

mostrada en la Figura 2.17 usando los coeficientes de la Tabla 3.1. La lectura

de la salida y[n] no permite la visualización directa de la implementación de una

curva de ponderación determinada. Sin embargo, si se determina la Transformada

de Fourier a la señal x[n] (sin filtrar, obteniendo X(ω)) y luego se determina

la Transformada de Fourier de la señal de salida y[n] (obteniendo Y (ω)) puede
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notarse como la amplitud ‖Y (ω)‖ tanto en baja como en alta frecuencia es menor

que la de ‖X(ω)‖, debido a la aplicación del filtro que implementa las curvas de

ponderación A, B, C o D.

3.1.2. Ponderación de amplitud en Fones y cálculo energético

La ponderación de amplitud en Fones implica una implementación algo más

compleja que la de las curvas A, B, C y D. En esta investigación se utiliza la

propuesta de Espinoza et al. [8] para la conversión de cada nivel de presión

sonora Lp, en dB, en nivel de sonoridad P , en Fones. Esta conversión se basa en

una interpolación de los contornos de igual sonoridad rotulados en la norma ISO

226:2003 [19] usando una Red Neuronal Artificial Feed-Forward 2-11-9-1. Para

la suma energética, se debe obtener la curva de sonoridad espećıfica, medida

en Sones/Bark. Para ello, simplemente se debe obtener el valor de sonoridad

en Sones, frecuencia por frecuencia, usando las Ecuaciones 3.1 y 3.2 sobre los

obtenidos Niveles de Sonoridad P expresados en Fones.

S = 2
P−40

10 Si P ≥ 40 (3.1)

S =

(
P
40

)2,642

Si P < 40 (3.2)

Al efectuar la suma de sonoridad, en el dominio de la frecuencia, se debe

considerar un eje expresado en unidades compatibles a la razón de banda cŕıtica

z, en Barks.

Por otra parte, debe advertirse que los contornos de igual sonoridad conside-

rados para la ponderación de amplitud en Fones se encuentran determinados para

una señal de excitación del tipo tono puro y no para señales de espectro comple-

jo como lo son las señales de audio. Sin embargo, si se considera un criterio de

enmascaramiento dependiente de la amplitud de cada componente de frecuencia

puede extenderse la aplicación de la ponderación propuesta a señales de espectro

complejo. El criterio de enmascaramiento que se considerará es el mismo modelo
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utilizado en la aproximación de bandas cŕıticas: el modelo de Terhardt (Sección

2.2.3).

Si denominamos M(fi) a la curva de enmascaramiento asociada a una fre-

cuencia fi con una amplitud Lpi dB y consideramos una señal de audio x[n] de

N muestras de longitud a la cual se aplica una FFT de K puntos, entonces se

obtendrán K umbrales de enmascaramiento M(fi) con i =1 a K. Se define un

Umbral de Enmascaramiento Global Mglobal(f), el cual se obtiene al superpo-

ner los K umbrales de enmascaramiento M(fi) y leer los máximos valores [7], tal

como se presenta en la Figura 3.1.

Figura 3.1: Curva de enmascaramiento global usando el modelo de Terhardt.
De los 4 tonos puros presentados, el segundo tono puro es enmascarado por el
umbral generado por el primer tono, por lo que el tono de amplitud 55 dB no
será percibido por el óıdo humano.

Este procedimiento será aplicado a cada bloque de audio de N muestras, in-

gresando el máximo entre la amplitud ‖X(ω)‖ y el umbral Mglobal(f) a la RNA

del tipo Perceptrón Multicapa 2-11-9-1 para interpolación del nivel de sonoridad

P . Esta consideración permite la aplicación de los contornos de igual sonoridad

a señales de espectro de banda ancha. Los resultados serán comparados al proce-

dimiento rotulado en la norma ISO 532-B, en condición de campo libre.
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Si, además, se añade un análisis en bandas cŕıticas, tal como se propuso en

2009 [27], el diagrama en bloques para la determinación de la sonoridad total

de una señal de audio a partir de la ponderación de amplitud usando Redes

Neuronales Artificiales y la determinación del umbral de enmascaramiento global

Mglobal(f) queda representado por la Figura 3.2.

Figura 3.2: Modelo para el cálculo de sonoridad propuesto en [27]. Se debe con-
siderar una etapa de calibración para la señal x[n] que permita la conversión de
dBFS a dB (re.20 µPa)

.

Esta propuesta considera un análisis efectuado mayoritariamente en el do-

minio de la frecuencia. Previo a la aplicación de una FFT, sólo es aplicada una

ventana w[n].

Las etapas del modelo, mostradas en la Figura 3.2, son: (a) Aplicación de

una ventana temporal a la señal de audio de entrada; (b) Conversión del dominio

temporal al dominio de la frecuencia; (c) Filtrado de la señal usando un banco

de filtros en bandas cŕıticas; (d) Cálculo del enmascaramiento global de la señal
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de audio por cada banda cŕıtica. Se usa el modelo de Terhardt considerando

una separación de 17 dB entre el tono enmascarador con su respectiva banda

enmascarada; (e) Ponderación dinámica de la señal usando la RNA de Espinoza

et al. [8] (función NeuLoud de MATLAB R©), entregando el nivel de sonoridad

espećıfico P ′ (Fon/Bark); (f) Conversión de nivel de sonoridad espećıfica P ′ a

sonoridad espećıfica S′ (Son/Bark); (g) Cálculo de la sonoridad por cada banda

cŕıtica: área bajo la curva de sonoridad espećıfica; (h) cálculo de la sonoridad

total: suma aritmética de la sonoridad de cada una de las 24 bandas cŕıticas.

3.2. Aproximación a un banco de filtros en bandas crı́ticas

Para efectuar una aproximación al análisis en bandas cŕıticas del óıdo humano,

según lo propuesto por Zwicker (Tabla 2.3), se debe introducir una distorsión del

eje de frecuencias de manera de obtener un eje con resolución similar a la razón

de banda cŕıtica z, medida en Barks. Con esta nueva resolución es posible diseñar

un banco de filtros, a partir de las frecuencias centrales propuestas por Zwicker,

definiendo convenientemente las pendientes de atenuación de cada banda.

Para la distorsión del eje de frecuencias se usará la técnica de Warping de

frecuencias, mientras que para la aproximación de las pendientes de cada filtro

pasabanda, se hará utilización del modelo de enmascaramiento de Terhardt.

3.2.1. Parámetros de diseño

En la sección 2.3.3, Figura 2.25, se muestra gráficamente la similitud entre la

razón de banda cŕıtica z [Bark] y la frecuencia en dominio warp ν [rad/samples],

al considerar un eje normalizado de frecuencias. Si expresamos z y ν como función

de la frecuencia f en Hz, se obtiene:

z(f) = 13 arctan
(
7, 6 · 10−4f

)
+ 3, 5 arctan (f/7500)2 (3.3)

v(f) = 2πf/fs + 2 · arctan
(

λ sin(2πf/fs)
1− λ cos(2πf/fs)

)
(3.4)



CAPÍTULO 3. DESARROLLO: DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN 60

Donde fs es la frecuencia de muestreo en Hz, que determina la máxima fre-

cuencia representable en un sistema digital, correspondiente a f = fs/2 (Teorema

de Shannon).

Usando las Ecuaciones anteriores para una fs = 44.100 Hz, el rango de valores

adquiridos por la razón de banda cŕıtica z y la frecuencia ν en dominio warp son:

0 < z < 24, 7 [Bark]

0 < ν < π [rad/samples]

En la Figura 3.3 se muestra la relación aproximadamente lineal entre las

variables z y ν.

Figura 3.3: La curva roja representa la relación aproximadamente lineal entre la
razón de banda cŕıtica z y la frecuencia en dominio warp ν

Se definirá, entonces, la aproximación a la razón de banda cŕıtica usando la

técnica de Warping como zν , de acuerdo a la Ecuación 3.5.

z ≈ zν =
ν

π
· zs (3.5)

Donde zs corresponde a la máxima frecuencia representable en un sistema

digital expresada en Barks.
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La Ecuación 3.3 sólo tiene validez para frecuencias menores a 22.050 Hz, por

lo que la aproximación de la Ecuación 3.5 es válida para su uso con frecuencias

de muestreo menores o iguales a 44.100 Hz. Para hacerla extensible a frecuencias

de muestreo mayores, basta con omitir toda aquella información vinculada a

las frecuencias superiores a 22.050 Hz. Las frecuencias por sobre este ĺımite no

representan un aporte significativo en el fenómeno de sensación auditiva.

El diseño de cada filtro pasa banda del banco de bandas cŕıticas se hará par-

tiendo de las especificaciones digitales que nos entregue la variable z o, lo que es

aproximadamente equivalente, la variable zν .

Los filtros pasabanda se formarán al disponer un filtro pasa bajos y un filtro

pasa altos en cascada (en serie), por lo que la frecuencia de corte del LPF coinci-

dirá con la frecuencia de corte superior del pasa banda, mientras que la frecuencia

de corte del HPF coincidirá con la frecuencia de corte inferior del pasa banda. De

acuerdo a la tabla 2.3, estas frecuencias de corte coinciden con los valores enteros

desde 0 a 24 Barks, sin embargo, para el proceso de diseño deben ser traducidos

a una frecuencia digital ν entre 0 y π. Estos valores se muestran en la Tabla 3.2.

Las columnas de frecuencias digitales νi y νu fueron obtenidas considerando

la Ecuación 3.5, por lo que:

ν =
zν
zs
· π (3.6)

3.2.2. Diseño de los filtros pasa-bajos

Los parámetros de diseño requeridos para obtener un filtro pasa bajos son

las frecuencias angulares digitales de corte νu (Tabla 3.2) y la atenuación en

dB/Barks. Tal como se mencionó en el apartado 2.2.3, para este último parámetro,

se considerará el modelo de Terhardt, el que postula que la pendiente superior

S2 de atenuación para una banda cŕıtica es dependiente de su frecuencia central.

Si reescribimos la Ecuación 2.13 se obtiene:
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Banda Frecuencias Frecuencias
No fi [Hz] zi [Bark] νi [rad/samples] fu[Hz] zu[Bark] νu[rad/samples]
0 20 0,2 0,0127 100 1 0,1270
1 100 1 0,1270 200 2 0,2540
2 200 2 0,2540 300 3 0,3810
3 300 3 0,3810 400 4 0,5070
4 400 4 0,5070 510 5 0,6349
5 510 5 0,6349 630 6 0,7619
6 630 6 0,7619 770 7 0,8889
7 770 7 0,8889 920 8 1,0159
8 920 8 1,0159 1.080 9 1,1429
9 1.080 9 1,1429 1.270 10 1,2698
10 1.270 10 1,2698 1.480 11 1,3968
11 1.480 11 1,3968 1.720 12 1,5238
12 1.720 12 1,5238 2.000 13 1,6508
13 2.000 13 1,6508 2.320 14 1,7778
14 2.320 14 1,7778 2.700 15 1,9048
15 2.700 15 1,9048 3.150 16 2,0317
16 3.150 16 2,0317 3.700 17 2,1587
17 3.700 17 2,1587 4.400 18 2,2857
18 4.400 18 2,2857 5.300 19 2,4127
19 5.300 19 2,4127 6.400 20 2,5397
20 6.400 20 2,5397 7.700 21 2,6667
21 7.700 21 2,6667 9.500 22 2,7936
22 9.500 22 2,7936 12.000 23 2,9206
23 12.000 23 2,9206 15.500 24 3,0476

Tabla 3.2: Frecuencias de corte en Hz, en Barks y en rad/samples (considerando
un dominio Warp) para una fs = 44.100 Hz. Las frecuencias νi corresponderán
a las frecuencias de corte de cada HPF del banco a diseñar, mientras que las
frecuencias νu corresponderán a las frecuencias de los LPF.

S2 = −24− 230/fc + 0, 2 · Lp (3.7)

El parámetro Lp corresponde al nivel de presión sonora, en dB, de un tono

puro centrado en fc que produce la banda de enmascaramiento o banda cŕıtica

cuya pendiente de atenuación, para frecuencias superiores a fc está dada por la

Ecuación 3.7. Se consideró un Lp de 70 dB, por corresponder a un nivel de presión

sonora RMS común en la reproducción de piezas musicales y cine (asociado a un

valor peak aproximado de 85 dB).
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Banda fc S2 Banda fc S2

No [Hz] [dB/Bark] No [Hz] [dB/Bark]
0 50 14,60 12 1.850 10,12
1 150 11,53 13 2.150 10,11
2 250 10,92 14 2.500 10,09
3 350 10,66 15 2.900 10,08
4 450 10,51 16 3.400 10,07
5 570 10,40 17 4.000 10,06
6 700 10,33 18 4.800 10,05
7 840 10,27 19 5.800 10,04
8 1.000 10,23 20 7.000 10,03
9 1.170 10,20 21 8.500 10,03
10 1.370 10,17 22 10.500 10,02
11 1.600 10,14 23 13.500 10,02

Tabla 3.3: Valores de la pendiente de atenuación S2 para el diseño de filtros pasa
bajos Butterworth para las 24 primeras bandas cŕıticas. Se usó la Ecuación 3.7
con Lp = 70 dB.

Si ahora consideramos la Ecuación B.11 y la reexpresamos en términos de

nuestros parámetros de diseño:

N =
log10

(
10(A/10) − 1

)
2 log10 (tan(νs/2)/ tan(νp/2))

(3.8)

Donde A corresponde a la atenuación requerida entre la región de pasa banda

y el inicio de la banda de rechazo, por lo que A = S2 + 3 dB2.

La función de transferencia en dominio analógico H(s) del LPF Butterworth

diseñado a partir de las especificaciones en el dominio discreto está dada por:

H(s) =
1∏N

k=1(s− pk)
(3.9)

Donde los valores pk son los polos del sistema, definidos por la Ecuación 2.43.
2S2 representa la atenuación del filtro por cada Bark de frecuencia. Se consideró como refe-

rencia la frecuencias de corte del LPF. Como inicio de la zona de rechaza banda se consideró la
frecuencia de corte del LPF de la banda adyacente superior (que dista en 1 Bark aproximada-
mente). En estas condiciones, la atenuación A requerida para el diseño del LPF Butterworth
corresponde a 3 dB por sobre S2, ya que A corresponde a la atenuación entre la zona de pasa
banda y de rechaza banda y no respecto de la frecuencia de corte del filtro como representa la
atenuación S2.
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Finalmente, para obtener la función de transferencia digital H(z−1) debe

aplicarse una transformación bilineal a la ya conocida función H(s) de acuerdo

a la Ecuación 2.45. En el apéndice A se muestra un ejemplo de cómo aplicar

esta transformación bilineal, de manera de conseguir el mapeamiento del plano

analógico s a la circunferencia unitaria en el dominio z.

3.2.3. Diseño de los filtros pasa-altos

Al igual que en el caso de los filtros pasa bajos (LPF), para el diseño de los

filtros pasa altos (HPF) se requiere conocer las frecuencias angulares digitales de

corte νi (Tabla 3.2) además de la atenuación en dB/Barks. El modelo de Terhardt

plantea, esta vez, una atenuación constante para cada banda de S1 = 27 dB/Bark.

De igual manera, se considerará una atenuación A que es 3 dB mayor que S1.

N =
log10

(
10(A/10) − 1

)
2 log10 (tan((π − νs)/2)/ tan((π − νp)/2))

(3.10)

En este caso, la frecuencia digital de corte (o de paso) νp está 1 Bark por

sobre la frecuencia digital de rechaza banda νs. Debido a la simetŕıa que supone

la técnica de reversión espectral para el diseño de HPF a partir de LPF, en la

Ecuación 3.10 se usan las frecuencias digitales complementarias a las frecuencias

de diseño de un HPF.

Con la aproximación entera de N , usando la Ecuación 3.10, se realiza el diseño

de un LPF con frecuencia de corte ωp = π − νp. En la función de transferencia

digital obtenida se debe reemplazar cada variable z−1 por su inverso aditivo −z−1.

En el Apéndice B se presenta un ejemplo de diseño aplicando este procedimiento.

3.2.4. Construcción de los filtros pasa-banda

Los filtros pasa banda del banco de filtros auditivo que se desea implementar

tienen caracteŕısticas altamente no simétricas, vale decir, las bandas no presentan

las mismas pendientes de atenuación para las frecuencias superiores a la frecuencia

de corte que para las frecuencias inferiores a ella. Debido a que se requiere tener

absoluto control del comportamiento de cada pasa banda es que se optó por
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disponer en cascada un filtro pasa bajos (LPF) y un filtro pasa altos (HPF) para

obtener cada una de las bandas del banco de filtros.

En la Tabla 3.4 se muestran los órdenes de cada LPF y BPF Butterworth

utilizados en la construcción de las bandas cŕıticas aproximadas por la técnica de

Warping [28]. Por efectos prácticos no se muestran los coeficientes αk y βk
3 de

cada una de las funciones de tranferencia asociadas, sin embargo, se adjunta a este

trabajo un disco compacto que contiene almacenados estos valores en formato de

MATLAB R©(extensión *.mat).

Banda Orden Banda Orden
No LPF HPF No LPF HPF
0 3 1 12 10 24
1 4 4 13 9 24
2 5 8 14 9 24
3 6 10 15 8 23
4 7 13 16 8 21
5 7 16 17 7 19
6 8 18 18 6 17
7 9 20 19 5 15
8 9 22 20 4 12
9 9 23 21 3 10
10 10 24 22 2 7
11 10 24 23 1 4

Tabla 3.4: Orden de los filtros pasa bajos (LPF) y pasa altos (HPF) usados en la
construcción de los filtros auditivos usando la técnica de Warping de frecuencias.
En general, se puede decir que los filtros pasa banda resultantes son de un orden
elevado.

En la Figura 3.4 se muestran 3 de las 24 bandas del banco de filtros propuesto.

Aqúı, el eje de frecuencias es presentado en términos de la frecuencia en dominio

Warp ν, que se asemeja a la escala psicoacústica Bark.

Cabe mencionar que las especificaciones del banco de filtros obtenido se apro-

ximan a los valores tomados como referencia (Tabla 3.2) principalmente en los
3La denominación αk y βk para los coeficientes de las funciones de transferencia asociadas

a cada una de las bandas indica que el banco de filtros fue diseñado en el dominio warp de
frecuencias. La denominación ak y bk sólo será utilizada en caso de trabajar con un eje lineal de
frecuencias.
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Figura 3.4: Bandas N◦ 4, 5 y 6 del banco de filtros en bandas cŕıticas aproximados
usando la técnica de Warping de frecuencias.

respectivos anchos de banda, aśı como en la selectividad de cada filtro (pendien-

tes de atenuación del banco). Las frecuencias de corte, entretanto, presentan un

corrimiento considerable respecto de las referencias mayormente en la región de

alta frecuencia. Las frecuencias centrales y de corte –expresadas en Hz– de ca-

da banda del banco de filtros diseñado considerando la técnica de Warping son

mostradas en la Tabla 3.5.

Banda Frecuencia[Hz] Banda Frecuencia[Hz]
No fi fc fu No fi fc fu
0 20 70 130 12 1.820 1.940 2.140
1 130 180 260 13 2.080 2.210 2.450
2 250 300 390 14 2.360 2.510 2.780
3 380 430 520 15 2.680 2.850 3.190
4 510 560 660 16 3.070 3.280 3.680
5 640 700 810 17 3.530 3.790 4.300
6 780 840 960 18 4.100 4.440 5.120
7 920 990 1.110 19 4.840 5.290 6.220
8 1.080 1.150 1.290 20 5.810 6.460 7.780
9 1.240 1.320 1.460 21 7.190 8.110 10.080
10 1.420 1.510 1.660 22 9.190 10.660 13.630
11 1.620 1.710 1.890 23 12.250 14.750 18.660

Tabla 3.5: Caracteŕısticas del banco de 24 filtros en bandas cŕıticas usando la
técnica de Warping. Las frecuencias mostradas se han redondeado al múltiplo de
10 más cercano. Debido al corrimiento de las frecuencias de corte como conse-
cuencia del procedimiento de diseño, la última banda queda en su mayor parte
por sobre los 12.500 Hz.
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Tal como se muestra en la Tabla 3.5 gran parte de la última banda cŕıtica

(Banda No 23) se encuentra por sobre los 12.500 Hz. Todo ese rango deberá ser

omitido al efectuar una ponderación de sonoridad, debido a que las curvas de

sonoridad no están definidas sobre este ĺımite. La frecuencia de corte superior fu

de la Banda No 22 también se encuentra por sobre los 12.500 Hz por lo que se

debe hacer la misma consideración. Estas situaciones se traducen en una especie

de truncamiento de bandas al usar una ponderación en Fones, por lo que podŕıa

plantearse una especie de factor de corrección para compensar el porcentaje de

banda omitido.

3.3. Filtrado multibanda de señales de audio

Las bandas cŕıticas aproximadas, tal como son presentadas en la Figura 3.4

suponen el filtrado de una señal de audio a la cual ya se haya efectuado la técnica

de Warping.

La aplicación del warping de frecuencias a una señal temporal x[n] se obtiene

al leer la salida w[n] del sistema de la Figura 2.264 cuando a él ingresa la señal

x[n]. La cantidad M de filtros AllPass dispuestos en cascada es un parámetro

que influye en la señal post-warping w[n]. Como los filtros AllPass son filtros de

respuesta impulsiva infinita (IIR), una baja cantidad M de elementos produciŕıa

un truncamiento en la respuesta del sistema. En un procedimiento emṕırico, se

determinó que para obtener una señal w[n] apropiada5, se requiere una cadena

de filtros AllPass de M = 7 · N elementos, donde N es la longitud de la señal

original x[n].

La situación anterior hace que la técnica de warping de frecuencias no sea

viable para una implementación en tiempo real, ya que la sola conversión de

una señal de audio al dominio warp requiere un alto costo computacional. A eso

se debe agregar que el proceso de filtrado multibanda considerando un banco
4Debe incluirse una etapa de pre-énfasis.
5Se requiere que la señal w[n] asegure una respuesta en frecuencia unitaria desde 0 a 12.500

Hz.



CAPÍTULO 3. DESARROLLO: DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN 68

de 24 filtros de orden N6, con N entre 4 y 34, también requiere un alto costo

computacional.

3.3.1. Banco de filtros en el dominio lineal de frecuencias

Se aplicó una transformación bilineal inversa al banco de filtros diseñado.

Lo que se desea es trabajar el banco de filtros en un eje lineal de frecuencias.

Recordemos que la técnica de warping considera el reemplazo de cada retardo

unitario z−1 por un filtro AllPass de orden 1 dado por:

D(z−1) =
−λ+ z−1

1− λz−1
(3.11)

Por comparación con la Ecuación A.4 (Apéndice A), la transformación bilineal

inversa asociada está dada por:

D−1(z−1) =
λ+ z−1

1 + λz−1
(3.12)

Si consideramos una función de transferencia G(z−1), en dominio warp:

G(z−1) =
β0 + β1z

−1 + · · ·+ βNz
−N

α0 + α1z−1 + · · ·+ αNz−N
(3.13)

Los coeficientes βk y αk de la función de transferencia G(z−1) denotan que

su filtro caracteŕıstico está en dominio warp. Al reemplazar z−1 por D−1(z−1)

(Ecuación 3.12) en la Ecuación 3.13 se llega a una función de transferencia equi-

valente, pero en dominio lineal:

G(z−1) =
b0 + b1z

−1 + · · ·+ bNz
−N

a0 + a1z−1 + · · ·+ aNz−N
(3.14)

3.3.2. Implementación Recursiva del Banco de Filtros

Si se conocen los valores ak y bk que caracterizan la función de transferencia

Gi(z−1), que se asocia a la banda i de un banco de filtros, entonces se cumple
6Ntotal = NLPF +NHPF
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con la ecuación en diferencias lineales de la Ecuación 2.33. Si en ella se despeja

la muestra y[n], se obtiene:

y[n] = b0x[n]+b1x[n−1]+ · · ·+bNx[n−N ]−a1y[n−1]−· · ·−aNy[n−N ] (3.15)

Donde la serie temporal y corresponde a la señal filtrada por la banda i, al

ingresar una señal de entrada x. Lam-ésima muestra de salida y[m] se determina a

partir de la muestra actual de entrada, x[m], aśı como de las muestras retardadas

tanto de entrada como de salida x[m− k] e y[m− k], con k = 1, 2, ...,m.

A mayor orden N del sistema digital Gi(z−1), mayor cantidad de sumas pon-

deradas se requieren para el cálculo de la señal filtrada y[n].

3.3.3. Filtrado en el dominio de la Frecuencia

Para analizar una señal de audio, sólo se requiere extraer la información ne-

cesaria para concretar la suma energética de cada banda. Gracias al teorema de

Parseval, presentado en la Ecuación 2.30, esta suma de enerǵıas puede hacerse

indistintamente en el dominio del tiempo (usando la señal filtrada o en el dominio

de la frecuencia.

Para el cálculo del valor cuadrático medio yiRMS asociado a la señal x[n]

filtrada por la banda i:

yiRMS = 10 log10

(
1
N

N∑
i=1

y2
i [n]

)
(3.16)

yiRMS = 10 log10

[
1
N

(
1
K

K∑
k=1

Y 2
i [k]

)]
(3.17)

Donde K = N/2 y la señal Yi[k] corresponde a la transformada de Fourier de

la señal de salida yi[n]. Además, se cumple que:

Yi[k] = X[k] ·Hi[k] (3.18)
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Donde X[k] con k entre 1 y K corresponde a la transformada de Fourier de

la señal de entrada x[n]. Como consecuencia de esto, conociendo Hi[k] se puede

obtener Yi[k] y por lo tanto se puede calcular yiRMS , usando la Ecuación 3.17. En

este contexto, el almacenamiento de la respuesta Hi[k] nos permitiŕıa prescindir

de la implementación recursiva del la filtro i y, probablemente, también de los

coeficientes ak y bk de la función de transferencia.

En [29] se propone el almacenamiento de la respuesta en frecuencia Hi(ω)

utilizando Redes Neuronales Artificiales del tipo Radial Base, lo que permite una

posterior reconstrucción de cada banda de frecuencia.

3.3.4. Filtrado usando Redes Neuronales Artificiales de Funciones Radial

Base

La utilización de Redes Neuronales Artificiales (RNA) para efectuar el filtrado

de señales gira en torno a la idea de almacenar la respuesta en frecuencia (o

de amplitud) de un filtro determinado. En nuestro caso se utilizaron RNA de

funciones radial base (RBFN) para almacenar las respuestas en amplitud Hi(ω)

de cada una de las bandas cŕıticas diseñadas usando la técnica de Warping de

frecuencias [29].

El rango de frecuencias a interpolar va desde 20 a 22.050 Hz, mientras que el

rango dinámico se aproximará para las amplitudes de la respuesta en frecuencia

entre −100 y 0 dBFS.

En la Figura 3.5 se muestra la interpolación de 10 de las 24 bandas cŕıti-

cas mediante la implementación de las RBFN de la Tabla 3.6 al considerar una

frecuencia de muestreo de 64.000 Hz. Cada filtro pasa banda fue implementado

usando una red diferente.
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Figura 3.5: Algunas de las Bandas Cŕıticas interpoladas usando las RNA del tipo
RBFN, considerando una frecuencia de muestreo fs = 64.000 Hz. El entrena-
miento fue realizado considerando un fs = 44.100 Hz.

3.3.5. Filtrado en tiempo real: Comparación entre metodologı́as

En esta sección se presenta un análisis cuantitativo del consumo computacio-

nal de la metodoloǵıa de filtrado temporal efectuando una implementación

recursiva y de la metodoloǵıa de filtrado en el dominio de la frecuencia usando

Redes Neuronales Artificiales RNA. Se implementó un prototipo para ca-

da metodoloǵıa en un plug-in VST 2.4 usando como herramienta de monitoreo

el medidor de carga de CPU, VST Performance, que poseen las aplicaciones de

audio de Steinberg.

En la Tabla 3.6 se muestran las caracteŕısticas de los sistemas digitales que

posibilitan la implementación de los filtros auditivos en bandas cŕıticas usando la

técnica de Warping.

En el caso del filtrado temporal el factor más influyente en el costo compu-

tacional del algoritmo es el orden de los pasa bajos y pasa altos. En este contexto,

las bandas más costosas son las centradas en 1.510, 1.710 y 1.940 Hz, que corres-

ponden a filtros de orden 34. Por otro lado, considerando un filtrado en el dominio

de frecuencias usando RBFN el factor más influyente en el costo computacional

del algoritmo de filtrado es el número de neuronas en la capa oculta, donde las 2

primeras bandas llevan la delantera, con 276 neuronas.

Al implementar las 24 bandas cŕıticas, fue posible apreciar una notable supe-
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Frecuencia Orden de Configuración Frecuencia Orden de Configuración
Central Filtro IIR Óptima para Central Filtro IIR Óptima para
fc [Hz] LPF HPF para la RBFN fc [Hz] LPF HPF para la RBFN

70 3 1 1–276–1 1.940 10 24 1–195–1
180 4 4 1–276–1 2.210 9 24 1–208–1
300 5 8 1–250–1 2.510 9 24 1–221–1
430 6 10 1–247–1 2.850 8 23 1–175–1
560 7 13 1–248–1 3.280 8 21 1–171–1
700 7 16 1–251–1 3.790 7 19 1–143–1
840 8 18 1–248–1 4.440 6 17 1–102–1
990 9 20 1–208–1 5.290 5 15 1–112–1

1.150 9 22 1–244–1 6.460 4 12 1–126–1
1.320 9 23 1–210–1 8.110 3 10 1–134–1
1.510 10 24 1–189–1 10.660 2 7 1–155–1
1.710 10 24 1–225–1 14.750 1 4 1–177–1

Tabla 3.6: Caracteŕısticas de los filtros auditivos utilizados en el entrenamiento
de las RBFN. Se muestran las configuraciones óptimas encontradas, que aseguran
un error despreciable en la interpolación de cada banda entre 20 y 22.050 Hz a
niveles por sobre -100 dBFS. Para la implementación recursiva de cada banda
debe considerarse 2 filtros IIR en cascada con los órdenes especificados en las
columnas Orden LPF y Orden HPF.

rioridad en la implementación del banco de filtros al usar RBFN, situación que

fue imposible de dimensionar debido a que la carga de CPU del prototipo de fil-

trado temporal superaba el 100 %. Por este motivo, se repitió la implementación

de los prototipos de filtrado temporal y en el dominio de frecuencias, pero sólo

considerando 10 de las 24 bandas cŕıticas7.

En la Figura 3.6 se muestra el consumo de CPU devuelto por el medidor

VST performance para los plug-ins que implementan los 2 algoritmos de filtrado

de señales. Para todas las mediciones se utilizó un Laptop con procesador AMD

Turion R©de 64 bits, doble núcleo, 1,90 GHz y una memoria RAM de 1 GB.

El bajo costo computacional del algoritmo de filtrado que utiliza RBFN se

atribuye a que la interpolación de la respuesta en amplitud de cada banda cŕıtica

se realiza una sola vez, al cargar el plug-in o al cambiar la frecuencia de muestreo
7Las bandas escogidas corresponden a las bandas 1, 10-17 y 19, las cuales incluyen las

mencionadas bandas ”más costosas”para cada uno de los métodos. Las 10 bandas consideradas
son resaltadas en negrillas en la Tabla 3.6
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Figura 3.6: Carga de CPU devuelto por el medidor VST performance para el
filtrado de señales considerando 10 filtros auditivos. (a) Consumo de CPU de
un 48,00 % para el algoritmo filtrado temporal (implementación recursiva). (b)
Consumo de CPU de un 2,89 % para el algoritmo de filtrado usando RBFN.

de la sesión de audio. Luego de eso, el filtrado de señales se traduce en una serie

de multiplicaciones, de acuerdo a la Ecuación 3.18, siendo este proceso el que

produce una carga de CPU de un 2,89 % para las 10 bandas implementadas.

Como consecuencia del análisis anterior, si una implementación de las ban-

das cŕıticas usando filtros IIR es poco viable para un análisis en tiempo real,

la utilización de filtros FIR para el mismo fin entregará un consumo de CPU

aún mayor. Por este motivo se descartó la implementación de prototipos para el

análisis espectral usando filtros FIR.

3.3.6. Precisión del algoritmo de filtrado usando RBFN

El algoritmo de filtrado usando RBFN resultó ser considerablemente mejor

en cuanto a tiempo de ejecución, sin embargo, como esta metodoloǵıa trabaja

en el dominio de la frecuencia, resulta ser apenas una aproximación al filtrado

temporal. Debido a esto es que a continuación se presenta un análisis de la pre-

cisión en el cálculo de los valores RMS al usar RBFN en comparación con su

implementación recursiva.

Se utilizaron 2 bloques de audio de 4.096 muestras extráıdos de 2 archivos

de audio digital (Audio1.wav y Audio2.wav) muestreados a fs = 44.100 Hz. Los

valores RMS de Audio1 y Audio2 son mostrados en la Figura 3.7.

Al utilizar una transformada rápida de Fourier (FFT) de 4.096 puntos, la

máxima diferencia en el cálculo energético por banda de los archivos analizados

es de 1,5 dB (en la región de alta frecuencia), mientras que el promedio aritmético

de la desviación de amplitudes es de 1,1 dB. Si consideramos que la mı́nima
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Figura 3.7: Valores RMS correspondientes a algunas bandas de frecuencia aplica-
dos a 2 fragmentos de audio de 4.096 muestras a una fs = 44.100 Hz. Se muestran
los valores obtenidos al aplicar pasa bandas de respuesta impulsiva infinita (IIR),
aśı como sus respectivas aproximaciones determinadas en el dominio de la fre-
cuencia.

diferencia percibida por el óıdo humano8 es aceptada como 1 dB a 1 kHz [9],

la variación entre los resultados al filtrar usando RBFN y filtros IIR puede ser

considerada despreciable.

Figura 3.8: Valores RMS en los plug-ins VST programados. El cálculo en el do-
minio de la frecuencia (derecha) muestra una tendencia a presentar valores RMS
mayores que la implementación temporal (izquierda), tal como ocurre en su ver-
sión off-line programada en MATLAB R© (Figura 3.7).

En la Figura 3.8 se muestran los 2 plug-ins VST implementados tanto para

la evaluación de eficacia como para la de precisión de las metodoloǵıas usadas

para el filtrado temporal y en el dominio de la frecuencia. Tal como ocurrió en
8Del inglés: Just-Noticeable Difference (JND).
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el prototipo off-line efectuado en MATLAB, los valores de amplitud RMS por

banda tienden a ser mayores en la implementación en el dominio de frecuencias.

3.3.7. Ponderación psicoacústica de frecuencias considerando la técnica

de Warping

Lo que se ha logrado hasta el momento es la implementación de un banco

de filtros en bandas cŕıticas con caracteŕısticas altamente selectivas que efectúa

un cálculo energético en el dominio de la frecuencia, sin embargo, en el eje de

frecuencias no se ha introducido ninguna ponderación psicoacústica.

Para efectuar una ponderación psicoacústica de cada componente de frecuen-

cia, de acuerdo a la resolución espectral del óıdo humano9 se debe introducir una

modificación a la Ecuación 3.19 propuesta para el cálculo RMS de la señal de

audio digital x[n] filtrada por la banda i del banco de filtro psicoacústico, yiRMS .

yiRMS = 10 log10

[
1
N

(
1
K

K∑
k=1

Y 2
i [k]

)]
(3.19)

Esta Ecuación es equivalente a la Ecuación 3.20:

yiRMS = 10 log10

[
1
N

(
1
K

K∑
k=1

Y 2
i [k]∆ωk

)]
(3.20)

Donde ∆ωk = 1 es un parámetro relacionado con el espaciamiento normali-

zado entre frecuencias de manera que
∑

k ∆ωk = K, lo que se traduce en una

ponderación equitativa para cada componente de frecuencia, en otras palabras,

la amplitud Yi[k1] para una componente de baja frecuencias tiene la misma im-

portancia que una componente de alta frecuencia Yi[k2].

Si el parámetro ∆ωk lo cambiamos por ∆νk, el cual representa un espacia-

miento de frecuencias considerando la técnica de Warping, también en un eje

normalizado, entonces se le brindará una mayor ponderación de frecuencias a la

región de baja frecuencia de manera similar a la resolución espectral auditiva.
9Vale decir, una mayor importancia a las frecuencias bajas que a las frecuencias altas.
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Esto se produce debido a que el factor ∆νk decrece con la frecuencia, tal como

es posible apreciar en la Figura 3.9(b).

yiRMS = 10 log10

[
1
N

(
1
K

K∑
k=1

Y 2
i [k]∆νk

)]
(3.21)

Figura 3.9: Se muestra una función Y [k] (a) en el dominio lineal de frecuencias
y (b) en el dominio Warp de frecuencias. En el caso lineal, ∆ω1 = ∆ω2, por
lo que se otorga una ponderación equitativa a cada componente de frecuencia
cuando se calcula un valor RMS. Por otro lado, al usar la frecuencia en dominio
Warp ν = ν(ω) (Ecuación 2.58) se produce que ∆ν1 > ∆ν2, por lo que las
amplitudes vinculadas a componentes de baja frecuencia serán más influyentes
en la determinación de valores RMS que las de alta frecuencia.

A esta ponderación introducida en el eje de frecuencias se debe añadir la pon-

deración que se considerará en el eje de la amplitud. La Ecuación 3.21 será apli-

cada directamente cuando se desee aplicar en conjunto con las curvas de ponde-

ración A, C, B, D o Z. Para el caso del cálculo de sonoridad, la suma energética

se hace determinando la Sonoridad Espećıfica considerando que z ≈ zν = ν · zs/π

(Ecuación 3.5).

3.4. Comparación entre modelos de Sonoridad: ISO 532B y Método Pro-

puesto

El análisis comparativo entre el modelo de sonoridad propuesto en la norma

ISO 532:1975-B (basado en un análisis en bandas de 1/3 de octava) y el método

propuesto (basado en un análisis aproximado en bandas cŕıticas) permitió el
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desprendimiento de una publicación cient́ıfica a fines de 2009 [27]10. En este

trabajo, se mostró cómo la metodoloǵıa propuesta arroja resultados comparables

respecto de los otros métodos, detectando existosamente las regiones de frecuencia

en donde existe un mayor o menor énfasis de amplitud de una señal de audio. La

comparación fue hecha considerando una condición de campo libre.

Figura 3.10: En azul se presenta el método propuesto, en rojo la implementa-
ción del modelo coclear de Patterson-Holdsworth y en verde el Método B (ISO
532:1975). Todos los modelos muestran que el óıdo humano presenta una mayor
sensibilidad a este fragmento de audio en las frecuencias de 3 a 4 Barks (300 a
400 Hz) y de 17 a 18 Barks (en torno a 4 kHz).

Figura 3.11: En azul se presenta el método propuesto, en rojo la implementa-
ción del modelo coclear de Patterson-Holdsworth y en verde el Método B (ISO
532:1975). Todos los modelos muestran que el óıdo humano presenta una mayor
sensibilidad a este fragmento de audio en las frecuencias de 6 a 7 Barks (600 a
900 Hz) y de 16 a 17 Barks (en torno a 3,5 kHz).

10En este trabajo, es comparado también el modelo auditivo de Patterson-Holdsworth que se
basa en un banco de filtros ERB, el cual corresponde a un modelo en bandas cŕıticas ampliamente
aceptado actualmente.
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En las Figuras 3.10 y 3.11, puede observarse que el modelo propuesto, pre-

sentado en azul como DWLM11, entrega una mayor ponderación a las bajas

frecuencias que el Método B, presentado en verde, esencialmente en el rango de

frecuencias de 3 a 7 Barks (300 a 900 Hz). En cuanto a la suma de sonoridad uti-

lizando ambos métodos, para el fragmento Audio1 se obtuvo 33,1 Sones usando

el DWLM y 22,6 Sones (GF) usando el Método B, mientras que para Audio2 los

valores respectivos son 41,1 Sones y 25,1 Sones (GF).

La gran diferencia en los valores de sonoridad obtenidos entre ambos métodos

(que bordean los 6 Fones), puede atribuirse a que el método propuesto considera

los nuevos contornos de igual sonoridad, los cuales presentan grandes diferencias

en la región de baja frecuencia respecto a las curvas de Robinson-Dadson, am-

pliamente aceptadas por más de 4 décadas, llegando a diferencias de hasta 14

dB. Además, el ancho de banda obtenido al usar la técnica de Warping durante

el proceso de diseño de las bandas cŕıticas, tiende a ser mayor que los valores

experimentales publicados en [40] (de 1 a 1,2 Barks).

Pese a lo anterior, el método propuesto permite detectar en qué bandas cŕıticas

existe una mayor concentración de enerǵıas y, en este aspecto, no difiere de manera

considerable con los resultados arrojados por la ISO 532-B.

3.5. Prototipo para el Analizador de Espectro Psicoacústico en Tiempo

Real

Se elaboró un prototipo que permite analizar las componentes de frecuencia

de una señal de audio en tiempo real con la posibilidad de ponderar parámetros

psicoacústicos de amplitud y frecuencia. El prototipo ha sido construido a partir

de la interacción de los conceptos revisados en las secciones precedentes. En la

Figura 3.12 se muestra el diagrama en bloques del sistema a ser implementado

en el plug-in VST, el cual fue diseñado tanto en MATLAB R© como en Microsoft

Visual Studio 2008.

11Modelo de Sonoridad de Ponderación Dinámica: (Dynamic Weighting Loudness Model).
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Figura 3.12: Prototipo a ser implementado en un Plug-in de audio VST para el
análisis de señales de audio considerando parámetros psicoacústicos.

La señal filtrada en el bloque de Bandas Cŕıticas de la Figura 3.12 se determina

mediante la multiplicación entre las respuestas en frecuencia de la señal de entrada

x[n] y la de cada pasa banda, es decir, Yi(ω) = X(ω)·HiRBF (ω), donde el sub́ındice

RBF indica que la respuesta en frecuencia de la banda i es interpolada usando

Redes Neuronales Artificiales de Funciones Radial Base, RBFN.

La sección de análisis mediante el cálculo de sonoridad está inspirada directa-

mente en el modelo de ponderación dinámica presentado en la sección 3.1.2. La

ventana temporal w[n] incluida en el primer release es del tipo rectangular.

Cuando se usan las curvas de ponderación en frecuencia, se incluye la posibili-

dad de efectuar la suma energética en dominio lineal (suma energética tradicional)

o con una ponderación psicoacústica del eje de frecuencias.

Tal como se muestra en la Figura 3.12, se incluyó una etapa de calibración

cuando se utiliza la ponderación de amplitud en Fones, debido a que el rótulo
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presentado en la norma ISO 226:2003 [19] para la obtención del nivel de sonoridad

P , en Fones, se aplica sobre un Nivel de Presión Sonora medido en (dB re. 2 µPa).

En el caso de las curvas de ponderación A, B, C y D, independiente del nivel de

presión sonora asociado a las respectivas amplitudes de una señal x[n], se le aplica

una atenuación fija que depende sólo de la frecuencia f , en Hz, asociada a cada

componente de frecuencia del espectro X(ω)12

3.5.1. Implementación en un plug-in VST

Durante la fase de diseño del prototipo del analizador de espectro psicoacústi-

co se trabajó mayormente en MATLAB R©, sin embargo, nuestro objetivo es con-

cretar un análisis en tiempo real, por lo que en esta segunda fase se escogió im-

plementar un plug-in de audio VST en su versión 2.4, sobre la base del paquete

de desarrollo de software, SDK, producido por Steinberg Technologies.

La programación de plug-ins VST ha sido estudiada en diversas tesis [6], [2],

[22], por lo que se recomienda su revisión. Por este motivo, sólo se revisarán con-

ceptos generales vinculados principalmente a la elaboración de interfaces gráficas.

La programación de plug-ins VST, en general, se efectúa sobre 2 ĺıneas para-

lelas: implementación del algoritmo de procesamiento e implementación de una

intergaz gráfica (GUI).

El prototipo final implementado para el análisis en bandas cŕıticas propuesto

cuenta con aproximadamente 1.500 ĺıneas de programación: 1.000 para el algorit-

mo de análisis (implementación) y 500 para la elaboración de la interfaz gráfica.

La sesión de trabajo de Visual Studio 2008 puede ser encontrada en el CD anxo

a esta investigación.
12Debemos tener en consideración que el objetivo de esta investigación se centra en el análisis

de la distribución energética en bandas de frecuencia de una señal de audio determinada. Al
convertir dBFS en dB re.20µPa sólo se efectúa un cambio de escala de los valores a ser mostrados
en los VU Meters, pero mantiene constante la relación entre bandas (∆dB).
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Interfaz gráfica

La Interfaz Gráfica de Usuario, GUI13, es parte fundamental del plug-in de

audio VST que se desea implementar ya que un análisis espectral no introduce

eb śı un proceso de audio, por lo que su resultado no es audible, sino que se

entrega de manera visual. Si el programador no especifica una GUI, el Host de

audio suministra una pero a base de faders o potenciómetros y no de Meters

(indicadores de nivel) como es lo que se requiere en nuestro caso.

A la presencia de Meters debe sumarse la posibilidad de escoger las pondera-

ciones de amplitud y de frecuencia. Estos parámetros de entrada tampoco pueden

ser escogidos de manera intuitiva usando los controles de una GUI genérica. Se

requiere trabajar, entonces, una GUI personalizada. La interfaz gráfica diseñada

se muestra en la Figura 3.13.

Figura 3.13: Implementación del Plug-in analizador de espectro en formato Ste-
reo. Se muestran sólo algunas de las 24 bandas cŕıticas implementadas. En la
configuración mostrada, se está aplicando la curva de ponderación A y se está con-
siderando el eje de frecuencias en Hz, por lo que este análisis entrega resultados
similares a un análisis en bandas de 1/3 de octava.

Los controles incluidos en la interfaz gráfica son los siguientes: selector de

fuentes, selector del tipo de ponderación de frecuencias (Suma en Bark o Suma

en Hz) y Selector de las curvas de ponderación de amplitud.
13Del inglés: Graphical User Interface.
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La opción Selector de Fuentes debe ser seteada a Audio Inputs para efec-

tuar el análisis en bandas cŕıticas de la señal de audio. Al escoger Impulse fun-

ction, se desactiva el análisis de señales de audio, suministrándose repetitivamente

un impulso unitario (respuesta en frecuencia unitaria), permitiendo la visualiza-

ción de información vinculada a la respuesta al impulso de cada una de las bandas

cŕıticas implementadas.

La elección del dominio de integración se efectúa al escoger Suma en Hz o

Suma en Barks. En el primero de los casos se asume un span de frecuencias

equiespaciado, en Hz, mientras que en la opción Suma en Barks, se asume un

dominio de frecuencias en Barks (aproximados usando la técnica de warping de

frecuencias) otorgando una importancia mayor a las bajas frecuencias que a las

frecuencias medias y medias altas.

En el sector derecho de la GUI del plug-in se encuentra el panel de elección

de la ponderación en amplitud a utilizar. Este panel es mostrado en la Figura

3.14.

La elección de las ponderaciones a utilizar, tanto en frecuencia como en ampli-

tud, se basan en el concepto de variables booleanas (Activado/Desactivado), de

manera que existe una variable que controla el tipo de ponderación en frecuencia

(bWarpOn, por omisión en False lo que corresponde a la opción Suma en Hz) y

otra variable que controla la curva de ponderación en amplitud que se encuentra

activa (iCurve, que va desde 0 a 5, donde cada número indica qué ponderación

está activa. Por ejemplo iCurve=0,1,2,3 o 4 implica que la curva Z, A, B, C

o D está activa, mientras que iCurve=5 implica que la ponderación en Fones

está activa).

Un parámetro de gran importancia que también es posible de visualizar en la

interfaz gráfica del plug-in es la frecuencia de muestreo fs correspondiente a la

sesión de audio que se está utilizando. Para la entrega de resultados fiables, se

recomienda que este valor se encuentre por encima de fs =32.000 Hz.
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Figura 3.14: Panel para la selección de la ponderación de amplitud.

Otro concepto importante durante el diseño de la GUI del plug-in fue la utili-

zación de coordenadas X e Y, según lo define el SDK 2.4 de Steinberg. El tamaño

de la ventana en que se desplegará el plug-in es definida al crear un componente

del tipo CFrame y se mide en pixeles. Dentro de este componente (por convención,

llamado frame) es donde se ubicarán cada uno de los componentes de la interfaz

gráfica. El origen de frame se encuentra en el extremo superior izquierdo, de ma-

nera que la coordenada X aumenta hacia la derecha y la coordenada Y aumenta

hacia abajo.

Análisis de Desempeño en Tiempo Real

En la sección 3.3.5 se implementaron 2 plug-ins de audio VST. De acuerdo

a la comparación hecha alĺı, se determinó que el filtrado de señales óptimo se

logra aproximando las bandas de frecuencia con Redes Neuronales Artificiales

de Funciones Radial Base (RBFN). Las 10 bandas que se hab́ıan implementado

consumı́an un 2,89 % de CPU. Al implementar las 24 bandas de frecuencia, el

valor devuelto por el medidor VST Performance de Steinberg se incrementó a un

5,80 % de carga de CPU.

Figura 3.15: Carga de CPU de 5,80 %

Tal como se mencionó en la sección 3.3.5, el porcentaje de carga de CPU
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mostrado en la Figura 3.15 no corresponde a la interpolación de las bandas de

frecuencia, sino a la multiplicación de cada una de las componentes de frecuencia

de cada banda Hi[k] que posibilitan el cálculo de la salida Yi[k]. La interpolación,

sin embargo, es un proceso que se lleva a cabo cuando el plug-in es cargado y

cuando la frecuencia de muestreo de la sesión de audio es cambiada, debido a que

en estas circunstancias la frecuencia f ajusta sus valores equiespaciadamente entre

0 y fs/2, por lo que deben recalcularse las amplitudes Hi[k] correspondiéndose a

los nuevos valores de cada componente de frecuencia. El mencionado proceso de

interpolación es un proceso que lleva menos de 3 segundos.

Con todos los antecedentes anteriores, podemos decir que el filtrado de señales

implementado de esta manera es altamente eficaz, al menos para efectos del análi-

sis de señales digitales.



Capı́tulo 4

ANÁLISIS Y RESULTADOS

Una vez que hemos diseñado el plug-in VST que permite efectuar un análisis

psicoacústico de las señales de audio digital, debemos poner a prueba su ca-

pacidad de servir como herramienta de monitoreo a las etapas de mezcla y/o

masterización de piezas musicales. Para validar la utilización del analizador de

espectro psicoacústico debemos buscar y encontrar algún tipo de patrón en la

lectura de valores RMS, los cuales pueden hacerse visibles al considerar algún

tipo de ponderación psicoacústica. Esta premisa es parte de las hipótesis de la

presente investigación.

El plug-in será utilizado en canciones pertenecientes a álbumes musicales re-

conocidos por su buena sonoridad. Como criterio objetivo en la elección de las

piezas musicales se escogieron 7 temas dentro de los ganadores de los premios

Grammy de los últimos 30 años, particularmente en la categoŕıa “Grabación del

Año”(Record of the Year), la cual es una distinción entregada a una única canción

en un álbum que, desde el año 1999, reconoce no sólo al artista y a su produc-

tor, sino que también al ingeniero de grabación, de mezcla y/o de masterización

part́ıcipes de la producción musical.

Los 7 temas escogidos son resumidos en la Tabla 4.1. De manera adicional, se

eligieron 2 temas correspondientes a artistas sudamericanos de manera de com-

parar nuestra realidad a la de las grandes industrias musicales (estadounidense

y europea). Se escogió, además, una última canción dentro de los nominados al

Grammy de “Grabación del año”. Estos 3 temas son mostrados en la Tabla 4.2.

85
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Año Artista Canción
2008 Amy Winehouse Rehab
2004 Norah Jones Don’t know why
2002 U2 Walk on
2001 U2 Beautiful day
1996 Seal Kiss from a Rose
1991 Phil Collins Another day in paradise
1983 Toto Rosanna

Tabla 4.1: Temas seleccionados de entre los ganadores del Grammy en la categoŕıa
Record of the Year.

Año Artista Canción
2004 La Ley Ámate y sálvate
2004 Divididos Dame un limón
2003 Outkast Hey ya

Tabla 4.2: Otros temas seleccionados. La canción Hey ya resultó nominada pero
no ganadora en la categoŕıa Record of the year. Por otro lado, los discos Libertad
y Vivo Acá de donde se extrajeron respectivamente el tema de La Ley y el de
Divididos fueron nominados al Grammy Latino en la categoŕıa “Mejor Album de
Rock Vocal de Dúo o Grupo”, resultando ganador el disco de La Ley.

4.1. Análisis de los archivos de audio: consideraciones

Para el análisis efectuado por parte del plug-in analizador de espectro, de-

ben tenerse ciertas consideraciones, de manera de asegurar la repetitividad de la

metodoloǵıa aplicada, cuyos resultados se presentan en esta sección.

Una consideración importante y hasta el momento no tan abordada es la

calibración de la señal de audio x[n] a ser analizada. Como se mencionó en

la sección 3.5, se consideró la calibración de x[n] solamente cuando se utiliza

una ponderación de amplitud en Fones. Por simplicidad, se asume que la señal de

audio x[n] posee un promedio energético igual a -12 dBFS, valor que fue ajustado

a 70 dB. Debido a esta calibración estática es que se requiere que cualquier señal

de audio a ser analizada deba poseer un valor RMS equivalente a -12 dBFS.

Otras consideraciones de carácter sistemático están relacionadas, por ejem-

plo, al formato de almacenamiento de las pistas de audio que serán analizadas.
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Fueron extráıdos 90 segundos de cada una de las canciones siendo almacenadas

en formato wav a una frecuencia de muestreo de 44,1 kHz con una resolución de

amplitud de 16 bits.

El análisis efectuado por el plug-in analizador de espectro utiliza un buffer

de N =4.096 muestras. En fases de prototipaje, se comprobó que los análisis

espectrales del canal izquierdo y derecho de una misma canción entregaban infor-

mación casi idéntica, de manera que al efectuar una suma energética promediada

cada 5 segundos, los resultados entregados mostraban diferencias inferiores a 1

dB (para el caso de las curvas de ponderación A, B, C y D) y 2 Fones (para el caso

de ponderación en Fones). Por este motivo se decidió omitir el canal derecho de

cada fragmento escogido, asumiendo que éste tiene un comportamiento espectral

representado por el canal izquierdo. De esta forma, al considerar 90 segundos de

música, en formato monofónico, a una frecuencia de muestreo de 44.100 Hz y

usando un buffer de 4.096 muestras, se obtienen aproximadamente 954 bloques

de análisis.

Como el análisis introducido se basa en el concepto de bandas cŕıticas, a cada

uno de los 954 bloques de análisis (por cada fragmento de audio) se asociará un

valor de amplitud por cada una de las 24 bandas cŕıticas propuestas. Sin embargo,

esta matriz de 954 x 24 valores está asociada a tan solo 1 descriptor acústico, el

cual puede corresponder a dB(A), dB(B), dB(C), dB(D), dB(Z) o Fon. Además,

debe considerarse que la suma energética realizada puede efectuar una ponde-

ración lineal de frecuencias o bien una ponderación psicoacústica de frecuencias

(ver sección 3.3.7), determinando más variantes a los descriptores anteriormente

mencionados. Son 8 las combinaciones de descriptores evaluadas, las que son mos-

tradas en la Tabla 4.3, motivo por el cual, el análisis aplicado a cada fragmento

de audio es almacenado en una matriz de 954 x 24 x 8 elementos.
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Ponderación Ponderación de Frecuencia
de amplitud Lineal (lin) Psicoacústica (warp)

Z Śı Śı
A Śı Śı
B - Śı
C - Śı
D - Śı

Fon - Śı

Tabla 4.3: Ponderación de amplitud y ponderación de frecuencia considerada
por el plug-in analizador de espectro. Son considerados 8 descriptores acústicos,
considerando las variantes Zlin y Zwarp, Alin y Awarp, Bwarp, Cwarp, Dwarp y Fon.

4.2. Metodologı́a para el análisis de temas musicales

La comparación entre fragmentos de audio se hará en base a los valores medios

de amplitud para cada una de las 8 variantes de ponderación. En este contex-

to, se optó por la utilización de la moda estad́ıstica como estimador del valor

medio de amplitud en cada caso de ponderación. La elección de este estimador,

está basada en la gran importancia que poseen los histogramas en el campo del

procesamiento de señales. Un histograma indica el número de ocurrencias de un

evento –en nuestro caso de un rango de amplitudes– determinando la moda es-

tad́ıstica al leer el rango de amplitud (evento) con mayor cantidad de ocurrencias.

De esta forma, se obtendrá la moda estad́ıstica para cada banda de frecuencia

considerando los 954 bloques de análisis. Por cada fragmento de audio y por cada

ponderación considerada, se obtendrán 24 valores medios (modas).

En la Figura 4.1 se explica la obtención del valor medio de amplitud para el

descriptor dBFS(A)lin aplicados al fragmento de audio rotulado como Número 1

(Rehab de Amy Winehouse) para la banda cŕıtica 91. Los -40 dBFS(A) obtenidos

de esta lectura representan el intervalo con mayor número de ocurrencias (256 de

954 veces) y corresponde a uno de los 24 valores medios que resumirán el análisis

del fragmento al usar la curva de ponderación A.

El análisis de los fragmentos de audio estará basado en el entrecruzamiento de
1Se debe recordar que las Bandas Cŕıticas fueron rotuladas entre 0 y 23 en la Tabla 2.3.
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Figura 4.1: Histograma que considera un número total de 954 valores de amplitud
(1 a cada valor filtrado de la canción Rehab en la banda cŕıtica 9) y que han sido
agrupados en intervalos de 3 en 3 decibeles ponderados en A, considerando una
ponderación lineal de frecuencias. Se puede apreciar que la Moda estad́ıstica
corresponde al intervalo de amplitud entre -41,5 y -38,5 dBFS(A)lin.

las medias de amplitud asociadas a cada una de las bandas cŕıticas considerando

cada uno de los descriptores acústicos de la Tabla 4.3, procurando su clasificación

en 2 o más grupos de acuerdo a la coloración (ecualización) presentada por cada

tema al usar cada uno de los 8 descriptores acústicos. Se analizará qué descriptor

facilita más la discriminación de estos grupos de ecualización o balance espectral.

4.3. Análisis de los fragmentos musicales

En la Tabla 4.4 se enumeran las 10 producciones musicales que serán anali-

zadas usando los criterios psicoacústicos abordados en esta investigación.

En primera instancia se analizó cuán plana es la respuesta en amplitud de

cada fragmento. Si se consideran los 24 valores de amplitud para cada tipo de

ponderación, la respuesta en frecuencia (o balance espectral) más plana es aquella

que presenta una menor desviación entre sus valores. Se utilizó como estimador

la desviación estándar S de los datos de amplitud.

En la Tabla 4.5 son presentadas las desviaciones estándar S asociadas a los
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Tema No Artista Canción
1 Amy Winehouse Rehab
2 Norah Jones Don’t know why
3 U2 Walk on
4 U2 Beautiful day
5 Seal Kiss from a Rose
6 Phil Collins Another day in paradise
7 Toto Rosanna

8 La Ley Ámate y sálvate
9 Divididos Dame un limón
10 Outkast Hey ya

Tabla 4.4: Temas seleccionados. En esta oportunidad se presenta la rotulación
utilizada para cada canción: tema 1 a tema 10.

10 fragmentos de 90 segundos analizados.

Tema dB(Z) dB(A) dB(Z)w dB(A)w dB(B)w dB(C)w dB(D)w Fones
1 5,7658 5,9782 9,9170 9,4005 11,3865 11,9891 9,4446 18,4044
2 8,5274 7,2401 12,3845 11,6854 13,0161 13,7525 10,9239 16,0822
3 4,7486 4,7640 9,0856 8,4766 10,1639 10,7918 7,8036 17,4181
4 8,1230 6,5595 11,3951 8,8677 12,2554 12,9104 9,0758 17,8673
5 10,0445 7,5929 13,4692 11,8358 13,8541 14,7628 10,1951 15,5675
6 7,53146 6,9082 12,0914 10,7592 13,0461 13,7139 10,4041 15,4561
7 6,2228 4,1788 9,6605 8,4352 10,5781 11,3865 8,0585 14,7053
8 4,7365 5,4474 9,2069 9,4317 10,5720 11,3800 8,6894 19,6620
9 6,9611 6,1171 11,5909 9,5203 11,6798 12,6811 10,0736 16,5720
10 6,9270 6,8904 11,2133 10,9753 12,4423 12,7682 9,8104 20,7830

Sprom 6,9588 6,1677 11,0014 9,9388 11,8994 12,6136 9,4479 17,2518

Tabla 4.5: Desviación estándar S para los 10 fragmentos musicales analizados. El
estimador acústico que presentó una respuesta en frecuencia más plana corres-
pondió a los decibeles ponderados en A, dB(A), mientras que la respuesta menos
plana fue registrada por el propuesta ponderación en Fones.

La ponderación que presentó una respuesta en frecuencia más plana, utilizan-

do el criterio de búsqueda de la mı́nima desviación estándar S, fue la curva de

ponderación A. De los estimadores que consideran una aproximación a la razón

de banda cŕıtica, el que menor desviación presentó fue la curva de ponderación

Dw.

La propuesta ponderación en Fones presentó una mayor variabilidad en los
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valores de amplitud de las 24 bandas, por lo que corresponde a la ponderación

en amplitud menos plana de entre los descriptores acústicos evaluados.

Ante los resultados anteriores, se efectuó un entrecruzamiento de los datos

en gráficos de amplitud en función de cada banda cŕıtica, de manera de detec-

tar visualmente un patrón de balance espectral. En este contexto, las curvas de

ponderación A y Dw, que hab́ıan entregado las distribuciones más planas, no pre-

sentaron un patrón definido, mientras que la ponderación en Fones permitió la

clara discriminación de 2 tendencias en el balance espectral de los fragmentos:

(a) énfasis en baja frecuencia de aproximadamente 10 fones respecto de la banda

cŕıtica 10 y una desviación menor a 5 fones hasta la banda cŕıtica 18 y (b) énfasis

en baja frecuencia de aproximadamente 15 fones respecto de la banda cŕıtica 9 y

énfasis menor a 10 fones en frecuencias medias altas (banda 15 o 16). Los temas

musicales clasificados en el Grupo A fueron los temas 1 (Rehab), 3 Walk on,

8 (Ámate y Sálvate), 9 (Dame un Limón) y 10 (Hey ya!), mientras que en el

Grupo B se clasificaron los temas 2 (Don’t know why), 4 ( Beautiful day), 5

(Kiss from a Rose), 6 (Another day in paradise) y 7 (Rosanna).

Figura 4.2: Grupo A y Grupo B. Ambas nubes de puntos responden a 2 patrones
de balance espectral claramente diferenciados.

Al observar la Figura 4.2 es posible aseverar que utilizando una ponderación

psicoacústica (en este caso en Fones) es posible discriminar patrones de balance
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espectral que no son visibles de manera clara utilizando los descriptores acústicos

convencionales.

Una observación relevante tiene relación con los años de publicación de los

temas analizados. La mayor parte de las canciones pertenecientes al Grupo A

corresponden a grabaciones efectuadas durante la década 2000-2010, mientras

que los 3 temas más antiguos (1983-1996) están clasificados en el Grupo B.

No se descarta la aparición de más grupos de balance espectral si se analizasen

más canciones y más estilos, sin embargo, ya es importante notar que es posible

detectar un número finito de grupos de ecualización, lo que permitiŕıa masterizar

piezas musicales de manera automática al ser catalogadas dentro de un grupo de

balance espectral (Grupo A o B, por ejemplo).



Capı́tulo 5

CONCLUSIONES Y DISCUSIÓN

Uno de los aportes importantes de la presente investigación es la utilización

de las Redes Neuronales Artificiales del tipo Radial Base en la implementación de

bancos de filtros de alta selectividad, haciendo viable el filtrado en tiempo real de

señales de audio digital. Sin embargo, esta implementación no entrega ninguna

información de fase, motivo por el cual, se hace útil sólo en procesos de filtraje

con fines de análisis.

Luego del análisis de resultados, es posible aseverar que considerando criterios

psicoacústicos la búsqueda de la respuesta más plana no se aproxima al proceso

efectuado por los profesionales del mastering durante el proceso de producción

musical. Pese a lo anterior, fue posible detectar balances de amplitud en función

de las bandas cŕıticas (patrones de ecualización) al usar una ponderación de

amplitud en Fones, en vez de usar las convencionales curvas de ponderación A y

C y las derogadas curvas B y D. En los fragmentos de audio analizados se pudo

visualizar una tendencia de coloración en la región de baja frecuencia, con un

énfasis de entre 10 y 15 fones, y en las frecuencias medias altas, con un énfasis

menor a 10 fones en torno a la banda cŕıtica 17 (4 kHz). El rango de frecuencias

de las bandas 10 y 11 (en torno a 1,4 kHz) son las que presentan un valor mı́nimo

de amplitud.

Respecto de las técnicas utilizadas en la realización de este análisis psicoacústi-

co, la aplicación de la técnica de warping no es apta para efectuar un análisis en
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tiempo real de datos en el rango completo de frecuencias (20-12.500 Hz1), pero

śı resulta apropiada para una aproximación a la razón de banda cŕıtica z, en

Barks. La técnica de warping puede aplicarse en tiempo real sólo consiguiendo

fidelidad en un rango de frecuencias por debajo de los 4 kHz, lo que no nos resulta

de utilidad para los alcances de la presente investigación.

Considerando la efectividad en la aproximación a la razón de banda cŕıtica,

se buscó aprovechar teóricamente la técnica de Warping de frecuencias, a través

de las propiedades de la transformación bilineal asociada, de manera de poder

efectuar una suma energética en bandas cŕıticas, usando un eje lineal de frecuen-

cias, pero determinando un ∆zw variable, introduciendo una mayor resolución en

baja frecuencia.

Dentro de los tópicos relacionados al tema en desarrollo que no fueron fuer-

temente explorados están la generalización del análisis propuesto corrigiendo la

condición de campo libre, para lograr una condición de campo difuso, la cual

se aproxima más al ambiente de reproducción musical que un auditor destina

usualmente para estos fines.

Un gran problema en la consideración de parámetros psicoacústicos es la

dificultad para establecer normativas internacionales que objetivicen el procedi-

miento de medición de sonoridad. La referenciada norma ISO 532 –aún vigente–

contiene métodos antiguos que consideran los contornos de igual sonoridad ob-

soletos, además de establecer su aplicación para señales acústicas de caracteŕısti-

cas no tonales (ruidos). Con los años otros modelos se han formulado, que han

superado las limitaciones principalmente del Método B, pero ellos no han sido

propuestos en la elaboración de nuevas normativas que evalúen la sensación de

sonoridad. Incluso han aparecido nuevos modelos de bandas cŕıticas como lo son

los Filtros de Área Rectangular Equivalente (ERB), los cuales desestiman la ca-

racterización del óıdo humano en 24 bandas cŕıticas. Pese a esta situación, se
1El rango de frecuencias entre 20 y 12.500 Hz corresponde al rango de frecuencias en que

están definidos los contornos de igual sonoridad (ISO 226:2003), por lo que se considera este
rango de frecuencias como el rango completo de análisis.
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mostró que de igual manera es posible obtener información relevante a partir

de piezas musicales utilizando estimadores acústicos alternativos a las populares

curvas de ponderación en frecuencia.
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Apéndice A

TRANSFORMACIÓN BILINEAL

La técnica de Transformación Bilineal, también conocida como transformación

lineal fraccionaria, permite el mapeamiento o conversión de funciones pasando de

un dominio asociado a una variable independiente z a otro dominio definido por

una variable independiente w [5].

w = T (z) =
az + b

cz + d
(A.1)

El mapeamiento está definido por las constantes complejas (generalmente

reales) a, b, c y d que deben cumplir (ad−bc) 6= 0. Si efectuamos la multiplicación

cruzada en la Ecuación A.1 y agrupamos todos los términos algebraicos al lado

izquierdo de la ecuación, se obtiene una expresión de la forma:

Awz +Bw + Cz +D = 0 (A.2)

Lo cual es lineal en w y lineal en z o bilineal en w y z.

Si la Ecuación es desarrollada para la variable independiente z se obtiene:

z =
−dw + b

cw − a
(A.3)

Esto puede interpretarse como que la transformación lineal fraccionaria de la

Ecuación A.1 representa un mapeamiento uno-a-uno entre los dominios de las

variables z y w. Si cambiamos arbitrariamente las variables de la Ecuación A.3,

obtendremos la expresión para la transformación bilineal inversa T−1(z):
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T−1(z) =
−dz + b

cz − a
(A.4)

Esto quiere decir que podremos pasar tanto del dominio z al dominio w, como

del dominio w al dominio z.

A.1. Warping de frecuencias

La técnica de Warping de frecuencias consiste en un mapeamiento entre do-

minios digitales, introduciendo una distorsión bucleada (o curvada) al eje de

frecuencias. Esta distorsión resulta del reemplazo de cada retardo unitario z−1

de una estructura digital por un filtro IIR de orden 1 determinado por D(z−1).

D(z−1) =
−λ+ z−1

1− λz−1
(A.5)

La técnica de Warping es un caso particular de la transformación bilineal con

parámetros a = d = −λ y b = c = 1. La transformación bilineal inversa D−1(z−1)

se obtiene al intercambiar a y d con los signos contrarios, tal como se muestra en

la Ecuación A.6.

D−1(z−1) =
λ+ z−1

1 + λz−1
(A.6)

Tal como se presentó en la sección 2.3.3, la distorsión entre las frecuencias

digitales ω y ν está dada por:

ν(ω) = ω + 2 · arctan
(

λ sin(ω)
1− λ cos(ω)

)
(A.7)

Sin embargo, como consecuencia de la transformación inversa de la Expresión

A.6, también se puede aseverar que:

ω(ν) = ν + 2 · arctan
(
−λ sin(ν)

1 + λ cos(ν)

)
(A.8)
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A.2. Mapeamiento del dominio analógico al dominio digital

Tal como se mencionó en la sección 2.3.2, para utilizar las técnicas de diseño

de filtros en dominio analógico y aplicarlas al dominio digital se requiere efectuar

una transformación bilineal a la función de transferencia analógica H(s) de la

Ecuación A.9.

H(s) =
bns

n + bn−1s
n−1 + · · ·+ b1s+ b0

ansn + an−1sn−1 + · · ·+ a1s+ a0
(A.9)

La transformación se efectúa al reemplazar la variable independiente s por la

expresión de la Ecuación A.10.

s =
2
T
·
(

1− z−1

1 + z−1

)
(A.10)

Donde T es el peŕıodo de muestreo de una señal analógica dado por 1/fs [s].

El reemplazo a efectuar está dado, entonces, por:

H(z−1) = H(s)|
s= 2

T

(
1−z−1

1+z−1

) (A.11)

La función de transferencia digital H(z−1) representa un sistema de respuesta

impulsiva infinita (IIR).

Si despejamos la variable z de la Ecuación A.10, se obtiene:

z =
1 + (T/2)s
1− (T/2)s

(A.12)

Para conocer la respuesta en frecuencia de un sistema analógico, comúnmente

se reemplaza el parámetro s por jΩ. Además, si se determina el módulo de la

expresión evaluada, se puede inferir el rango de valores que pueden adquirir las

frecuencias del nuevo dominio digital z.

z =
1 + jΩT/2
1− jΩT/2

(A.13)

|z| =
√

12 + (ΩT/2)2√
12 + (−ΩT/2)2

= 1 (A.14)
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La Ecuación A.14 muestra que la transformación bilineal de la Ecuación A.10

realiza, efectivamente, un mapeamiento de la frecuencia analógica Ω dispuesta

en el eje imaginario (eje vertical) del plano s hacia una circunferencia de radio

unitario en el plano z, permitiendo una interpretación digital del nuevo dominio

de trabajo.

Para analizar la relación exacta entre la frecuencia angular analógica Ω y

la frecuencia digital ω, debe reemplazarse la variable z−1 por exp(−jω) en la

Ecuación A.10:

s =
2
T
·
(

1− e−jω

1 + e−jω

)
(A.15)

Si multiplicamos convenientemente en el numerador y denominador por ejω/2:

s =
2
T
·

(
ejω/2(1− e−jω)
ejω/2(1 + e−jω)

)

s =
2
T
·

(
ejω/2 − e−jω/2

ejω/2 + e−jω

)
(A.16)

Recordando las identidades trigonométricas de Euler:

sin(α) = (ejα − e−jα)/(2j)

cos(α) = (ejα + e−jα)/(2)

Es posible observar que el numerador de la Ecuación A.16 está asociado a la

función seno del ángulo ω/2, mientras que el denominador de la misma expresión

se asocia a la función coseno.

s =
2
T
·

(
2j sin

(
ω
2

)
2 cos

(
ω
2

) ) (A.17)

Si ahora reemplazamos s por jΩ y ordenamos la expresión se obtiene la ex-

presión final que relaciona las frecuencias Ω y ω:

Ω =
2
T
· tan(ω/2) (A.18)
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A.2.1. Conversión de filtros pasa bajos a filtros pasa altos

En la literatura asociada a las técnicas de diseño de filtros (tanto digitales

como analógicos) generalmente se trabajan los filtros pasa bajos (LPF), debido

a que a partir de ellos se pueden diseñar los filtros pasa altos (HPF), pasa banda

y rechaza banda. Lo que se requiere, es aplicar una transformación bilineal apro-

piada a la función de transferencia de un LPF ya diseñado, de manera de obtener

una nueva función H(z−1).

En esta sección sólo se abordarán los detalles de la transformación bilineal que

permite pasar del diseño de un LPF al de un HPF. Según [32] esta transformación

está dada por las Ecuaciones A.19 y A.20.

z−1 → − a+ z−1

1 + az−1
(A.19)

Con:

a = −
cos
[
(ωp + ω′p)/2

]
cos
[
(ωp − ω′p)/2

] (A.20)

Donde ωp corresponde a la frecuencia de corte del LPF y ω′p la frecuencia

deseada para el HPF, ambas expresadas en [rad/muestra].

Pese a que las frecuencias ωp y ω′p pueden corresponder a cualquier frecuencia

digital entre 0 y π, vamos a revisar qué ocurre si existe una relación particular

de dependencia entre ellas: ω′p = π − ωp. Si esta relación es considerada en la

Ecuación A.20:

a = −cos [(ωp + (π − ωp))/2]
cos [(ωp − (π − ωp))/2]

= −cos [π/2]
cos [ωp]

= 0

Es decir, que si se considera la conversión de un filtro pasa bajos a un filtro

pasa altos cuyas frecuencias de corte están relacionadas por ω′p = π−ωp, hace que

el parámetro a de la Expresión A.19 se anule. Esto simplifica considerablemente

la transformación bilineal requerida, reduciéndola a:

z−1 → −z−1 (A.21)



Apéndice B

DISEÑO DE FILTROS PASA BANDA

En esta sección se diseñará un filtro pasabanda a partir de un filtro pasa bajos

(LPF) y un filtro pasa altos en cascada (HPF).

Se desea obtener un filtro pasa banda de respuesta impulsiva infinita (IIR) con

banda de paso entre 2.000 y 3.000 Hz. Para el filtro pasa bajos (LPF) considere

el sistema RC presentado en la sección 2.3.1. Además, se requiere una atenuación

de al menos 15 dB para las frecuencias inferiores a 1.500 Hz.

B.1. Filtro Pasa bajos: Transformación Bilineal de un Sistema Analógico

H(s)

La función de transferencia de un sistema RC es conocida y se comporta como

un filtro pasa bajos. Si recordamos su función de transferencia:

H(s) =
1

1 +RCs
(B.1)

Donde R y C son los valores de resistencia y capacitancia de los elementos

del circuito RC, que determinan la frecuencia de corte del sistema, tal como se

manifiesta en la Ecuación B.2.

fc =
1

2πRC
(B.2)

Si usamos una resistencia y un condensador con valores R = 50Ω y C =

1 · 10−6F , se obtiene una frecuencia de corte fc de 3.180 Hz (aproximadamente
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3.000 Hz). Observemos que un circuito RC corresponde a un sistema con un polo

único (Single Pole) y es, por tanto, un sistema de orden 1.

La función de transferencia digital H(z−1) se obtiene aplicando la transfor-

mación bilineal de la Ecuación A.10. En este caso no podemos omitir la constante

T, ya que el sistema RC no fue diseñado a partir de especificaciones en dominio

digital de frecuencias. La constante T debe asociarse a la frecuencia de muestreo

como: T = 1/fs. Se considerará una frecuencia de muestreo fs = 44.100 Hz. Si

efectuamos la transformación bilineal:

H(z−1) =
1

1 +RC 2
T

(
1−z−1

1+z−1

)
Desarrollando se obtiene:

H(z−1) =
T + Tz−1

(T + 2RC) + (T − 2RC)z−1
(B.3)

Si evaluamos los valores numéricos de nuestro caso:

H(z−1) =
2, 27 · 10−5 + 2, 27 · 10−5z−1

(2, 27 · 10−5 + 10 · 10−5) + (2, 27 · 10−5 − 10 · 10−5)z−1

Finalmente, simplificamos, obteniéndose la función de transferencia de la

Ecuación B.4:

H(z−1) =
2, 27 + 2, 27z−1

12, 27− 7, 73z−1
(B.4)

B.2. Filtro Pasa altos: Diseño de un Filtro Butterworth

Se diseñará un filtro pasa altos Butterworth con frecuencia de corte fp =

2.000 Hz y frecuencia ĺımite de la zona de rechaza banda es de fr = 1.500 Hz.

Además, se debe asegurar una atenuación mı́nima de 15 dB en toda la banda de

rechazo. Se considerará una frecuencia de muestreo fs igual a 44.100 Hz.

El primer paso es convertir las especificaciones al dominio digital de frecuen-

cias usando: ω = 2πf/fs. De esta forma:
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ωc = 2π
2.000
44.100

= 0,091π [rad/muestras] (B.5)

ωr = 2π
1.500
44.100

= 0,068π [rad/muestras] (B.6)

El diseño del filtro pasa altos que posee los parámetros anteriores se efectúa

partiendo de un filtro pasa bajos (LPF) con parámetros complementarios de

manera tal que:

νc = π − ωc = π − 0,091π = 0,909π [rad/muestras] (B.7)

νr = π − ωr = π − 0,068π = 0,932π [rad/muestras] (B.8)

Para el diseño del LPF con frecuencia de corte νc debe aplicarse el procedi-

miento descrito en la sección 2.3.2. Para conseguir ello, primero debemos obtener

las frecuencias pre-warpeadas Ωc y Ωr asociadas que, como consecuencia de la

transformación bilineal son:

Ωc = 2 tan
(νc

2

)
= 2 tan

(
0,909π

2

)
= 14, 05 [rad/s] (B.9)

Ωr = 2 tan
(νr

2

)
= 2 tan

(
0,932π

2

)
= 18, 65 [rad/s] (B.10)

Todos los parámetros calculados y que se considerarán en el diseño del HPF

requerido se resumen en la Tabla B.1.

f ω ν Ω
[Hz] [rad/muestra] [rad/muestra] [rad/s]

Frecuencia de corte 2.000 0,091π 0,909π 14,05
Frecuencia de rechazo 1.500 0,068π 0,932π 18,65

Tabla B.1: Parámetros de diseño para un HPF con corte en 2.000 Hz y banda
de rechazo por debajo de los 1.500 Hz. El LPF asociado posee una frecuencia de
corte de 20.050 Hz e inicio de la zona de rechazo en 20.550 Hz. Las frecuencias ν
y Ω se muestran en las 2 últimas columnas.

Calculamos el orden del filtro pasa bajos en función de las frecuencias pre-

warpeadas Ωp y Ωr:
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N =
log10

(
10(A/10) − 1

)
2 log10

(
Ωr
Ωp

) =
log10

(
10(A/10) − 1

)
2 log10

(
18,65
14,05

) = 6, 012 ≈ 6 (B.11)

El orden N obtenido es aproximadamente igual a 6. Ahora se buscarán los

polos asociados a un LPF con corte en 1 [rad/s]. La expresión genérica para

determinar los polos de un LPF Butterworth de orden N es:

pk = exp
[
j

2k +N − 1
2N

π

]
(B.12)

Donde k es un entero que va desde 1 a N . Al aplicar esta ecuación usando

N = 6 se obtienen los polos resumidos en la Tabla B.2.

k pk k pk

1 exp
(
j 7

12π
)

4 exp
(
j 13

12π
)

2 exp
(
j 9

12π
)

5 exp
(
j 15

12π
)

3 exp
(
j 11

12π
)

6 exp
(
j 17

12π
)

Tabla B.2: Polos de la función de transferencia de un LPF de orden 6 y frecuencia
de corte Ωp = 1 [rad/s].

Los polos p1 y p6, p2 y p5 y p3 y p4 corresponden respectivamente a pares

complejos conjugados.

La función de transferencia está dada por:

H(s) =
6∏

k=1

1
(s− pk)

(B.13)

Si agrupamos convenientemente las multiplicaciones de 2 en 2:

H(s) =
1

(s− p1)(s− p6)
· 1

(s− p2)(s− p5)
· 1

(s− p3)(s− p4)
(B.14)

Si reemplazamos los valores pk de la Tabla B.2, se obtiene:
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H(s) =
1

(s2 + 0, 518s+ 1)
· 1

(s2 − 1, 414s− p5)
· 1

(s2 + 1, 932s+ 1)
(B.15)

Si reemplazamos s por s/Ωc = s/14, 05 se desplaza la frecuencia de corte del

LPF diseñado de 1 [rad/s] a 14 [rad/s]:

H(s) =
1

(0, 0051s2 + 0, 037s+ 1)
· 1
(0, 0051s2 + 0, 1s+ 1)

· 1
(0, 0051s2 + 0, 138s+ 1)

(B.16)

Debemos ahora convertir la función de transferencia obtenida al dominio di-

gital. Para ello debe aplicarse la transformación bilineal de la Ecuación A.10. Se

considerará un T = 1.

H(z−1) = 1(
0,0051

[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]2
+0,037

[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]
+1

) · (B.17)

1(
0,0051

[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]2
+0,1

[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]
+1

) ·
1(

0,0051
[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]2
+0,138

[
2
(

1−z−1

1+z−1

)]
+1

)
Si desarrollamos y simplificamos:

H(z−1) =
(

1+2z−1+z−2

1,094+1,96z−1+0,946z−2

)
·
(

1+2z−1+z−2

1,22+1,96z−1+0,82z−2

)
· (B.18)(

1+2z−1+z−2

1,296+1,96z−1+0,744z−2

)
La igualdad B.18 representa la función de transferencia H(z−1) de un LPF

que guarda una estrecha relación con nuestro HPF objetivo. Sólo nos queda re-

emplazar la variable z−1 por su inverso aditivo −z−1. Este reemplazo concreta un

proceso de reversión espectral al LPF de la Expresión B.18, obteniendo el HPF

final, cuya función de transferencia es la presentada en la Expresión B.19.

H(z−1) =
(

1−2z−1+z−2

1,094−1,96z−1+0,946z−2

)
·
(

1−2z−1+z−2

1,22−1,96z−1+0,82z−2

)
· (B.19)(

1−2z−1+z−2

1,296−1,96z−1+0,744z−2

)
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B.3. Filtro Pasa banda

Para implementar el filtro pasa banda (BPF) con banda de paso entre 2.000

y 3.000 Hz (aproximadamente) se implementará el filtro pasa bajos (LPF) repre-

sentado por la Ecuación B.4 seguido por el filtro pasa altos (HPF) de la Ecuación

B.19.

La Figura B.1 muestra la respuesta en frecuencia del BPF obtenido a partir

de los filtros LPF y HPF diseñados.

Figura B.1: Se muestra la respuesta en frecuencia del filtro pasa banda que se
obtuvo al disponer en cascada un filtro pasa bajos (curva roja) y un filtro pasa
altos (curva verde).

Los filtros Butterworth tienen por propiedad mantener una respuesta en fre-

cuencia bastante plana en la banda de paso, al contrario de otros tipos de filtros

como el sistema RC implementado en el LPF del ejemplo, en donde el filtro co-

mienza a atenuar gradualmente desde una frecuencia muy inferior a la frecuencia

de corte, como se puede apreciar en la Figura B.1. Por otro lado, los filtros But-

terworth no presentan el fenómeno de rizado o Ripple en la banda de paso común

en otros tipos de filtros.



Apéndice C

PLUG-INS DE AUDIO VST

De manera general, un plug-in es un software que interactúa con una apli-

cación anfitriona o Host, extiendendo sus funcionalidades en una o más tareas

espećıficas.

En el caso particular de los plug-ins de audio, en 1996, la compañ́ıa Stein-

berg Media Technologies lanzó el protocolo VST1, siendo incluido en su conocida

aplicación de audio Cubase, versión 3.0. Este concepto, además de extender las

funcionalidades del Host de audio, se presentó como un protocolo de plataforma

abierta de manera que cualquier programador que quisiese desarrollar un plug-in

VST, lo hiciera utilizando apropiadamente las herramientas que Steinberg dispo-

nibilizó a través de su Kit de Desarrollo de Software, SDK.

Entre los Hosts de audio más populares para los plug-ins VST se encuen-

tran Cubase, Nuendo, WaveLab y Adobe Audition. En esta investigación se uti-

lizó Steinberg Nuendo en su versión 3.0.2. La versión más reciente del SDK VST

soportada por Nuendo 3 es la versión 2.42.

A continuación se presenta una breve revisión de las principales funciones del

SDK VST 2.4 que se requieren para la implementación del plug-in propuesto en

la presente investigación.
1Del inglés: Virtual Studio Technology
2La versión más reciente del SDK VST es el release 3.0, sin embargo, él no presenta compa-

tibilidad ni con Nuendo 3 ni con Cubase SE, que correponde a la versión de Cubase licenciada
por la universidad.
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C.1. SDK VST

El Kit de Desarrollo de Software, SDK, VST 2.4 contiene un conjunto de fun-

ciones pre-programadas orientadas a la implementación de algoritmos para (a) el

procesamiento de audio y para (b) la implementación de la Interfaz Gráfica de

Usuario, GUI. Se hace la distinción entre el proceso de audio y la interfaz gráfica

de usuario (GUI), ya que ambos procesos se ejecutan de manera paralela en el sis-

tema operativo, manteniendo una independencia entre las ĺıneas de programación

de ambas implementaciones.

C.1.1. Principales funciones para la implementación del plug-in VST

En esta sección detallaremos las funciones extráıdas del SDK VST tanto para

la manipulación de audio como para la implementación de la GUI, requeridas

para la implementación del plug-in analizador de espectro.

Procesamiento de Audio

El plug-in de Analización Espectral propuesto no introduce alteraciones en

la señal de salida. Debido a esto, las funciones que se requieren del SDK deben

asegurar una correcta asignación de entrada-salida y debe permitirnos el acceso

a la información de entrada para efectuar los cálculos energéticos asociados. En

este contexto, sólo se requieren las funciones siguientes:

setNumInputs/setNumOutputs: Define el número de entradas/salidas del plug-

in VST. Para el análisis de una señal de audio Stereo tanto las entradas como las

salidas deben ser ajustadas a 2.

processReplacing: En esta función se aplica el proceso de audio. Toma las

entradas, las procesa y entrega el resultado sobreescribiendo el Buffer de sali-

da. En nuestro caso, las entradas deben ser copiadas directamente a las salidas,

almacenando en una variable cada Buffer de audio trabajado.
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Debido a la naturaleza de nuestro analizador no fue necesaria la implemen-

tación de algunas t́ıpicas funciones para la implementación del procesamiento

de audio como son las funciones setParameter y getParameter, las cuales son

llamadas cada vez que el usuario modifica algún parámetro del plug-in.

GUI

1. open/close: La función open es llamada por el Host cuando se muestra

en pantalla la Interfaz Gráfica de Usuario (GUI), mientras que la función

close se llama cada vez que la ventana del editor es cerrada.

2. idle: Tiene una función similar a la de processReplacing. Se llama periódi-

camente mientras el editor está abierto, realizando la actualización de los

parámetros de la GUI.

Otra función que ha sido omitida es la función valueChanged, llamada cada

vez que se modifica un parámetro de la GUI.

C.2. Creando un proyecto en Microsoft Visual Studio 2008

El SDK VST 2.4 trae dentro de su directorio algunos plug-ins de ejemplo, a

partir de los cuales se puede armar una sesión de trabajo en el compilador de

C++ escogido, reutilizando la mayor cantidad de ĺıneas de código a partir de

estos demos.

Otra alternativa es la utilización de asistentes de ejecución de nuevos proyectos

para plug-ins VST (VST Wizards).

C.3. VST Wizard

Disponible en http://ag-works.net/source.wizards.htm. Está programado pa-

ra su utilización en Microsoft Visual Studio 2005, sin embargo, haciendo unas

pequeñas modificaciones se hace extensible al Microsoft Visual Studio 2008, que

es la versión con la que estamos trabajando.

http://ag-works.net/source.wizards.htm
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Una vez instalado el VST Wizard, basta con abrir Microsoft Visual Studio

2008 y escoger new project. Dentro de los tipos de proyecto disponibles para la

creación, figurará VST Wizard, tal como lo muestra la Figura C.1. Debe escogerse

el nombre del proyecto y la ubicación que tendrá en el computador.

Figura C.1: Pantalla para la creación de un nuevo proyecto, en Microsoft Visual
Studio 2008.

Luego aparece una pantalla con una serie de campos para completar (Figura

C.2), todos para la la definición del nuevo plug-in VST. Inicialmente, de lo único

que debemos preocuparnos es de la activación del checkbox Uses VST GUI y de-

ben escogerse 2 entradas y 2 salidas (para un plug-in en configuración Stereo). Al

presionar Finalizar (Finish) se creará automáticamente un proyecto conteniendo

toda la estructura de archivos y la estructura base del código a programar, inclu-

yendo tanto para la implementación del algoritmo como para la programación de

la interfaz gráfica.
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Figura C.2: Configuración de las especificaciones del nuevo plug-in (número de
entradas/salidas, nombre, etc.)
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mientras que las frecuencias νu corresponderán a las frecuencias de los

LPF. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

3.3. Valores de la pendiente de atenuación S2 para el diseño de filtros pasa

bajos Butterworth para las 24 primeras bandas cŕıticas. Se usó la
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3.6. Caracteŕısticas de los filtros auditivos utilizados en el entrenamiento de

las RBFN. Se muestran las configuraciones óptimas encontradas, que
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