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4.1.3 Ampli�cateur �a gain contrôl�e : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 75
4.1.4 Impl�ementation et utilisation : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 77

4.2 Flanging/Phasing : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 79
4.2.1 D�e�nition et origine : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 79

1Ecrit en collaboration avec O. Capp�e.

2



4.2.2 Le "Flanging" : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 79
4.2.3 Le "Phasing" : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 82

4.3 Modi�cations de l'�echelle temporelle et fr�equentielle, harmoniseur : : : : : : : : : : : : 83
4.3.1 D�e�nitions : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 83
4.3.2 M�ethode temporelle "pitch synchrone" : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 84
4.3.3 La technique de la m�emoire circulaire : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 86
4.3.4 Utilisation du vocodeur de phase : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 88
4.3.5 Harmoniseur : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 90

4.4 Le "chorusing" : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 91
4.4.1 Impl�ementation par changement de fr�equence : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 91
4.4.2 Impl�ementation par �ltre passe-tout �a retard variable : : : : : : : : : : : : : : 91

4.5 Distorsion : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 93
4.5.1 Id�ee g�en�erale : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 93
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Chapitre 1

La conversion analogique/num�erique,
num�erique/analogique.

1.1 Param�etres de num�erisation.

Le signal analogique est �echantillonn�e dans le domaine temporel, puis quanti��e en amplitude.
Deux param�etres �a choisir: la fr�equence d'�echantillonnage, et le nombre de niveaux de quan-
ti�cation.

1.1.1 Choix de la fr�equence d'�echantillonnage

� En audio, conditionn�e par le domaine des fr�equences audibles: de 20Hz �a 20kHz.

� Egalement conditionn�e, historiquement, par les techniques d'enregistrement num�erique
sur magn�etoscope (dans les ann�ees 70). Aux �etats-unis, compte tenu de la fr�equence de
balayage des images vid�eo, et du nombre de lignes par image, la fr�equence d'�echantillonnage
audio fut choisie �egale �a 44:0559kHz. Ce standard a disparu au pro�t de 44:1kHz (stan-
dard Europ�een), qui est le standard du compact disque.
Autres standards: 48kHz pour le DAT (Digital Audio Tape) et 32kHz pour la radio.

1.1.2 Choix du nombre de niveaux de quanti�cation

� En quanti�cation uniforme (ou lin�eaire), les nivaux de quanti�cation sont �equidistants.

� Pour un signal d'amplitude A comprise entre 0 et 1 (niveau max du convertisseur), le
rapport signal/bruit li�e �a la quanti�cation est g�en�eralement donn�e par la formule (valable
pour un signal sinuso��dal en entr�ee):

RSBdB = 1:76 + 6:02N + 20 log10(A); (1.1)

o�u N repr�esente le nombre de bits utilis�es pour coder les �echantillons.
Pour un signal d'amplitude maximale avant �ecrêtage, A = 1 et RSBdB = 1:76 + 6:02N .
Cependant, d�es que le signal n'est plus d'amplitude maximale (A � 1), la formule ci-
dessus montre que le rapport signal/bruit chute d'autant plus que A est petit: pour un
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6 Traitement des Signaux Audio-Fr�equences

signal de forte dynamique, le rapport signal/bruit lors des passages de faible niveau peut
chuter consid�erablement. Une solution �a ce probl�eme consiste �a utiliser des niveaux de
quanti�cation non �equidistants (quanti�cation plus �ne pour les faibles niveaux) ce qui
permet d'obtenir un rapport signal/bruit pratiquement constant quel que soit le niveau
du signal.

� Pour la plupart des applications audio, on choisit N = 16 ce qui fournit un rapport
signal/bruit maximal de plus de 96dB. Mais la tendance est �a augmenter ce chi�re (18,
voire 20 bits). A la fr�equence de 44:1kHz, en codant sur 16 bits, on obtient un d�ebit
d'environ 88 kOctets par seconde.

1.2 Probl�emes li�es �a l'�echantillonnage.

� N�ecessit�e d'un �ltrage passe-bas analogique de forte pente: puisqu'on d�esire garder intact
le signal dans la bande utile (de 0 �a Fe/2) et �eliminer les r�epliques haute-fr�equence du
spectre utile (qui commencent �a Fe/2), le �ltre passe-bas utilis�e doit pr�esenter une bande
de transition tr�es �etroite autour de Fe/2. Un tel �ltre analogique induit g�en�eralement
une non lin�earit�e de phase (chapitre 2.1.2) qu'il est n�ecessaire de corriger par la suite.

� La conversion sur 16 bits est d�elicate �a r�ealiser en �electronique, �a cause de la tr�es grande
dynamique �a couvrir.

� Probl�eme de r�esolution pour les signaux de faible amplitude (amplitude voisine du bit
de poids le plus faible).

� Le signal analogique est habituellement obtenu en g�en�erant une s�erie d'impulsions de tr�es
courte dur�ee et d'amplitude donn�ee par le signal num�erique. Cette s�erie est ensuite �ltr�ee
dans le domaine analogique pour ne garder que la partie du spectre comprise entre 0 et
20kHz. Mais il est di�cile d'obtenir des impulsions de courte dur�ee: l'�etalement temporel
des impulsions donne naissance au ph�enom�ene d'"ouverture". Les hautes fr�equences sont
l�eg�erement att�enu�ees, 4dB au maximum.

1.3 Le bruit de quanti�cation, dithering.

1.3.1 Le probl�eme des signaux de bas niveau

Lorsque le signal d'entr�ee est de fort niveau par rapport aux pas de quanti�cation, nous ver-
rons que l'erreur due �a la quanti�cation est faible, et peut être consid�er�ee comme blanche et
d�ecorr�el�ee du signal d'entr�ee.
En revanche, lorsque le niveau du signal est de l'ordre de quelques pas de quanti�cation, le
bruit de quanti�cation n'est plus d�ecorr�el�e du signal. L'exemple de la �gure �gure (1.1) montre
l'aspect temporel et fr�equentiel d'une sinuso��de d'amplitude maximale 2q apr�es quanti�cation.
On constate que son spectre contient un grand nombre d'harmoniques de la fr�equence originale,
ainsi que leur repliement. Cela se traduit auditivement par des ph�enom�enes tr�es d�esagr�eables,
surtout lorsque la fr�equence varie au cours du temps. Nous allons �etudier les caract�eristiques
du bruit de quanti�cation et montrer comment il est possible de le rendre moins "d�esagr�eable".
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Figure 1.1: Aspect temporel et fr�equentiel d'une sinuso��de d'amplitude maximale double du pas de
quanti�cation, apr�es quanti�cation.

1.3.2 Etude statistique du bruit de quanti�cation.

On se place dans la situation ou le signal x(t) est soumis �a une quanti�cation uniforme de pas
q. Le signal x(t) est suppos�e être une variable al�eatoire de densit�e de probabilit�e px(x). Nous
allons calculer la densit�e de probabilit�e de l'erreur de quanti�cation, et d�eterminer �a quelle
condition l'erreur de quanti�cation est uniforme.
On note " = x� q(x) l'erreur de quanti�cation (o�u q(x) repr�esente la quanti�cation uniforme).
La courbe donnant " en fonction de x est repr�esent�ee sur la �gure (1.2). La densit�e de

Signal en entrée
q/2

Erreur de quantification

-q/2

q/2

-q/2

Figure 1.2: Valeur de l'erreur de quanti�cation en fonction de l'entr�ee x

probabilit�e de " est donn�ee par un simple changement de variable [Papoulis 91]:

p"(") = �q=2 �
+1X
i=�1

px("+ iq) (1.2)

o�u �q=2 repr�esente la fonction porte centr�ee en z�ero et de largeur q.
On remarque que cette expression rappelle la d�e�nition de l'int�egrale de Rieman: Lorsque
q! 0, la densit�e de probabilit�e de " tend vers

p"(")! �q=2 � 1

q

Z +1

�1
px(x)dx = �q=2� 1

q

Ainsi lorsque le pas de quanti�cation tend vers z�ero, l'erreur de quanti�cation devient uniforme
entre �q=2 et +q=2. Nous allons voir �a quelle condition " peut être uniform�ement distribu�ee
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sans hypoth�eses sur N . On v�eri�e que l'�equation (1.2) peut être r�e�ecrite sous la forme:

p"(") = �q=2 � (px ? �)(") avec �(u) =
+1X
i=�1

�(u+ iq) (1.3)

Et en notant P" la fonction caract�eristique de la variable al�eatoire " (transform�ee de Fourier
de sa densit�e de probabilit�e [Papoulis 91]), on a

P"(f) = sincq=2(f) ? (Px � �)(f) = sincq=2(f) ?
1

q

0
@ +1X
i=�1

Px(f)�(f +
i

q
)

1
A (1.4)

o�u sinct est la fonction sinus cardinal, transform�ee de Fourier de la porte �q=2. Pour que "
soit uniform�ement distribu�e entre �q=2 et q=2, il faut et il su�t que P"(f) = 1

q
sincq=2(f), soit

encore (Px ��)(f) = �(f), c'est �a dire

Px(f) = 0 pour f = �1

q
;�2

q
; ::: (1.5)

Ainsi, une condition n�ecessaire et su�sante pour que " soit uniform�ement distribu�ee est que
Px(�i=q) = 0 pour tout i non nul.
On montre de la même fa�con que la fonction caract�eristique du couple de variables al�eatoires
("1; "2) est donn�ee par:

P"1;"2(f1; f2) = sincq=2(f1; f2) ? (Px1;x2 � �)(f1; f2) (1.6)

d'o�u on conclut que " est blanc si et seulement si

Px1;x2(
i

q
;
j

q
) = 0 pour tout (i; j) 6= (0; 0) (1.7)

La condition (1.5) est v�eri��ee par exemple lorsque la densit�e de probabilit�e px est uniforme
entre �kq avec k entier (sa fonction caract�eristique est un sinus cardinal).

1.3.3 La technique du dithering: dither soustractif

Les techniques de dithering sont destin�ees �a �eliminer (en un certain sens) les distorsions intro-
duites par la quanti�cation. Bien entendu, il est impossible d'�eliminer compl�etement l'e�et de
la quanti�cation (par exemple, on ne peut retrouver la valeur de l'entr�ee �a partir de la sortie).
Le dithering cherche cependant �a rendre l'erreur de quanti�cation blanche, et ind�ependante du
signal d'entr�ee.
Le paragraphe pr�ec�edent nous indique que lorsque le signal d'entr�ee a une densit�e de probabilit�e
qui v�eri�e l'�equation (1.7), le bruit de quanti�cation est blanc et uniform�ement distribu�e. L'id�ee
consiste alors �a ajouter au signal un bruit blanc e de densit�e de probabilit�e pe ind�ependant
du signal x. Sous l'hypoth�ese d'ind�ependance, la densit�e de probabilit�e du signal d'entr�ee est
maintenant px ?pe (voir [Papoulis 91]) et la fonction caract�eristique de l'�equation (1.7) devient
Px1;x2 � Pe1 ;e2. Il su�t de choisir Pe v�eri�ant la condition (1.5) pour obtenir la blancheur de
l'erreur de quanti�cation. On prend par exemple pour pe une densit�e uniforme dans �q=2. On
montre de plus que sous cette condition, l'erreur de quanti�cation est ind�ependante du signal
d'entr�ee x.
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Ainsi l'addition d'un bruit blanc non corr�el�e avec le signal, uniform�ement distribu�e dans
�q=2 permet de rendre l'erreur de quanti�cation blanche, uniform�ement distribu�ee dans �q=2
et ind�ependante du signal d'entr�ee. C'est le principe de la technique du dithering. On remarque
cependant que l'erreur de quanti�cation consid�er�ee ici est " = x+e�q(x+e) = x�(q(x+e)�e):
c'est la di��erence entre le signal original x, et un signal en sortie y = q(x+ e) � e obtenu en
quanti�ant x+e puis en soustrayant le bruit e. D'o�u le nom de dither soustractif. En pratique, il
n'est pas possible de soustraire le bruit e (on veut rester dans le domaine des signaux quanti��es,
et la valeur quanti��ee du bruit de dither est nulle!) et ce qui nous int�eresse r�eellement est la
quantit�e x� q(x+ e).

1.3.4 La technique du dithering: dither non-soustractif

Lorsqu'on ne soustrait plus le bruit de dithering apr�es quanti�cation, l'erreur de quanti�cation
s'�ecrit " = x � q(x+ e). Les propri�et�es pr�ec�edentes ne sont alors plus vraies. En particulier,
" n'est pas ind�ependant de x comme pr�ec�edemment. On peut cependant montrer que si le
bruit additif e poss�ede une densit�e de probabilit�e triangulaire dans �q, alors la moyenne et la
variance de l'erreur de quanti�cation sont ind�ependantes de l'entr�ee x, ce qui su�t en pratique.
On obtient une telle densit�e de probabilit�e en additionnant deux bruits blancs ind�ependants,
uniform�ement distribu�es dans �q=2. La �gure (1.3) donne l'exemple de la quanti�cation avec
dither non-soustractif d'un signal sinuso��dal d'amplitude �4q. Les spectres ont �et�e obtenus
en moyennant plusieurs spectres d'amplitudes. Le spectre du signal en sortie montre que la
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Figure 1.3: Spectre d'une sinuso��de quanti��ee sans, puis avec dithering.

distorsion appliqu�ee au signal n'est plus de nature harmonique, mais ressemble plutôt �a un
bruit de spectre plat. L'�ecoute du signal con�rme cette impression. Pour plus de d�etail sur la
th�eorie du dithering, on pourra se reporter �a l'excellent papier [Lipshitz 92].

1.4 Am�elioration du RSB par sur�echantillonnage

Le sur�echantillonnage consiste �a �echantillonner le signal �a une cadence sup�erieure �a la cadence
choisie �a l'origine, en g�en�eral un multiple entier (d'o�u les termes "64 oversampling" visibles sur
certains lecteurs de compacts).
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� En conversion A/N, le signal analogique est �ltr�e par un �ltre analogique de fr�equence
de coupure SFe=2, �echantillonn�e �a SFe puis �ltr�e et sous �echantillonn�e dans le domaine
num�erique (pour se retrouver �a Fe).

� En conversion N/A, le signal num�erique est sur�echantillonn�e (voir paragraphe 1.6 en
num�erique, puis converti en analogique �a la fr�equence SFe, et en�n �ltr�e par un �ltre
passe-bas de fr�equence de coupure SFe=2.

La �gure suivante sch�ematise le fonctionnement de la conversion avec sur�echantillonnage.

Signal analogique
Signal numérique

S
Fréq. Ech. S F e Fréq. Ech. F e

Passe-bas F  = S F ec

Conversion A/N
à SFe

Passe-bas F  = Fec

Signal numérique
Fréq. Ech. S F e

Passe-bas F  = S F ecPasse-bas F  = Fec

Conversion N/A
à SFe

Signal numérique Signal analogique

Signal numérique

S

Le sur�echantillonnage pr�esente plusieurs avantages.

E�et sur le bruit de quanti�cation: le bruit de quanti�cation, blanc en premi�ere approx-
imation (voir paragraphe 1.3, se r�epartit sur une bande de fr�equences plus large, tout en
gardant la même puissance qui est uniquement li�ee aux nombre de niveaux de quanti�ca-
tion: le niveau de bruit dans la bande utile est donc diminu�e apr�es le �ltrage passe-bas.
Un simple sur�echantillonnage par un facteur S diminue le bruit dans la bande utile de
10 log10(S)dB ou encore 3:01LdB si S = 2L. Par exemple, sur�echantillonner par 64
se traduit par une augmentation du rapport signal/bruit dans la bande utile de 18dB
(L = 6).

Fe/2- Fe/2

Puissance du bruit de quantification = surface en gris

Fe/2- Fe/2

E�et sur le �ltrage: Lors de la conversion A/N, on peut se permettre de ne pas �ltrer le
signal analogique si la fr�equence d'�echantillonnage est assez importante. Lors de la con-
version N/A, le �ltrage analogique est de pente beaucoup plus douce car la demi fr�equence
d'�echantillonnage est �elev�ee: facile �a r�ealiser sans introduire de non lin�earit�e de phase
(un simple circuit R-C su�t).
Le sur�echantillonnage permet de transf�erer l'op�eration de �ltrage du domaine analogique
(o�u elle est di�cile) dans le domaine num�erique (o�u elle est plus facilement r�ealisable).

E�et sur le 
ux de donn�ees: Sur�echantillonner le signal multiplie le nombre d'�echantillons
par seconde par un facteur S, mais ne diminue pas la taille en bit des �echantillons propor-
tionnellement: Si l'on sur�echantillonne par 64, on gagne 18dB en rapport signal/bruit,
que l'on peut perdre �a nouveau en codant chaque �echantillon sur 13 bits au lieu de 16
(on perd environ 6dB par bit). Au total, le d�ebit est de 13 � 64 �Fe au lieu de 16 � Fe �a
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l'origine! S'il s'agissait de stocker le son ainsi cod�e, on serait perdant. Les techniques de
sur�echantillonnage sont utiles parce qu'elles permettent d'utiliser des convertisseurs plus
simples.

Voir [Darling 90, Hauser 91] pour de plus amples d�etails.

1.5 Am�elioration du RSB par la conversion sigma-delta.

1.5.1 Principe.

La conversion sigma-delta (ou plus exactement delta-sigma), en conjonction avec le sur�echan-
tillonnage permet de transf�erer le bruit de quanti�cation vers les hautes fr�equences o�u il est
ult�erieurement �ltr�e. Ce syst�eme permet en pratique d'obtenir des rapports signal/bruit com-
parables ou sup�erieurs �a ceux obtenus par l'�echantillonnage classique, �a un moindre coût.

Conversion analogique/num�erique Un convertisseur analogique/num�erique sigma-delta
du premier ordre fait intervenir un int�egrateur analogique, et une paire de convertisseurs A/N
et N/A selon le sch�ema ci-dessous, o�u e repr�esente le bruit introduit par la quanti�cation. La

X ∫ A/N

N/A

+

-
Y X

+

-
YH(z)

e

Figure 1.4: Principe de la conversion analogique/num�erique sigma-delta, et sch�ema �equivalent.

conversion num�erique/analogique est suppos�ee parfaite (sans bruit).

Conversion num�erique/analogique Un convertisseur num�erique/analogique sigma-delta
di��ere l�eg�erement du sch�ema pr�ec�edent: A partir d'un signal x �echantillonn�e sur n bits, on

x H(z)+ Q Conversion
numérique/analogique

y
-

+

Figure 1.5: Principe de la conversion num�erique/analogique sigma-delta. L'op�erateur Q r�ealise une
quanti�cation sur un nombre de bits inf�erieur �a celui utilis�e pour coder x.

e�ectue une int�egration et une op�eration de quanti�cation sur un nombre de bits plus faible,
cela a�n de pouvoir utiliser un convertisseur num�erique/analogique moins complexe. Le sch�ema
di��ere du pr�ec�edent, mais l'�etude th�eorique reste la même.
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En utilisant le sch�ema �equivalent de la �gure 1.4, on peut �ecrire la transform�ee en Z du syst�eme
complet:

Y (z) =
E(z)

1 +H(z)
+
X(z)H(z)

1 +H(z)
(1.8)

si H(z) =
z�1

1� z�1
alors Y (z) = E(z)(1� z�1) +X(z):z�1 (1.9)

H(z) repr�esente l'int�egrateur analogique. On constate que le signal d'entr�ee x ne subit qu'un
d�elai, mais que le bruit de quanti�cation subit un �ltrage passe-haut. Comme le signal est
sur�echantillonn�e, le bruit de quanti�cation (qui est suppos�e blanc, voir paragraphe 1.3) se
retrouve principalement en dehors de la bande utile, d'o�u l'int�erêt du syst�eme. Dans une �etape
ult�erieure, le signal num�erique est sous-�echantillonn�e apr�es �ltrage passe-bas, �etape au cours de
laquelle le bruit de quanti�cation est fortement r�eduit. On peut alors utiliser des convertisseurs
de 14, voire 12 bits, et conserver le rapport signal/bruit d'un convertisseur 16 bits.
Pour estimer le gain obtenu par cette technique, il su�t d'estimer la puissance du bruit de
quanti�cation apr�es mise en forme spectrale, et �ltrage passe bas suppos�e id�eal. Cette puissance
(puissance dans la bande utile) est donn�ee par

�2 =
q2

12

Z 1
2S

� 1
2S

����� 1

1 +H(f)

�����
2

df

o�u S est le facteur de sur�echantillonnage et q le pas de quanti�cation. Le gain provient du fait
que l'int�egrale est inf�erieure �a 1: lorsque S = 2L, le gain obtenu est de:

SNRdB = 9:03L � 5:17dB

On voit que lorsque L = 0 (pas de sur�echantillonnage) le gain est n�egatif, mais que ce dernier
crô�t rapidement avec L.

1.5.2 Convertisseurs "One-bit sigma-delta"

A la limite, la conversion peut n'être faite que sur 1 bit, avec un sur�echantillonnage �elev�e.
C'est le principe des convertisseurs modernes. Le signal y en sortie ne prend que deux valeurs:
�1.

Sigma-delta d'ordre deux Pour obtenir un rapport signal/bruit su�sant, il est n�ecessaire
d'utiliser un �ltreH(z) d'ordre sup�erieur �a 1. Avec un �ltre d'ordre 2, et un sur�echantillonnage
d'ordre 2L, on obtient un gain en rapport signal/bruit th�eorique de

SNRdB = 15:05L � 5:12dB (1.10)

Ce qui donne en th�eorie pour L=7 (sur�echantillonnage d'ordre 128), SNR = 100dB. Le
sch�ema d'un tel convertisseur est donn�e sur la �gure (1.6). La �gure (1.6) donne �egalement le
r�esultat de l'�echantillonnage one-bit sigma-delta d'un signal sinuso��dal de fr�equence 0:004Fe:
le signal de sortie y ne prend que deux valeurs �1. La �gure (1.7) pr�esente le sch�ema global
du convertisseur sigma-delta.
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Figure 1.6: Conversion sigma-delta d'ordre 2, signal en sortie pour une entr�ee sinuso��dale de fr�equence
0.004 Fe.

Signal analogique
Echantillonnage Sigma Delta

Haute Fréquence
Signal numérique

S
Fréq. Ech. SF e Fréq. Ech. F e

Signal numérique

Filtrage numérique et décimation

Figure 1.7: Sch�ema complet de la conversion sigma-delta.

La �gure (1.8) montre le spectre du signal de sortie d'un convertisseur d'ordre 1 puis d'ordre
2 (avec en entr�ee une sinuso��de de fr�equence 0:00323Fe). Il est clair que le convertisseur
d'ordre 2 e�ectue une mise en forme spectrale du bruit d'�echantillonnage plus e�cace que le
convertisseur d'ordre 1.
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Figure 1.8: Conversion sigma-delta d'ordre 1 et 2: p�eriodogramme du signal en sortie pour une
entr�ee sinuso��dale de fr�equence 0.00323 Fe.

Filtrage passe-bas L'�echantillonnage sigma-delta doit être suivi d'un �ltrage passe-bas pour
�eliminer l'�enorme bruit introduit par la conversion �a deux niveaux �1. Ainsi,

xech(n) =
NX

i=�N

yn�ihi
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o�u hi est la r�eponse impulsionnelle du �ltre passe-bas.
Une fa�con tr�es �economique de r�ealiser le �ltrage passe-bas consiste �a utiliser des �ltres en
peigne en s�erie:

x1(n) =
SX
i=1

yn�i

x2(n) =
SX
i=1

x1(n� i)

etc... L'avantage majeur vient du fait que seules des additions sont utilis�ees, ce qui primordial,
vu les fr�equences d'�echantillonnages utilis�ees. Bien sûr, les �ltres en peignes sont de mauvais
�ltres passe-bas: ils att�enuent la bande utile et rejettent peu �a l'ext�erieur. Apr�es d�ecimation
�a la fr�equence d'�echantillonnage �nale, un �ltre RIF de faible ordre peut être utilis�e pour
corriger la (faible) att�enuation de la bande utile introduite par les �ltres en peigne, et parfaire
l'att�enuation hors bande utile. La �gure (1.9) pr�esente le r�esultat du �ltrage passe bas
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Figure 1.9: Signal en sortie apr�es �ltrage passe-bas.

cons�ecutif �a l'�echantillonnage sigma-delta. Le signal �a deux niveaux de la �gure (1.6) devient
sinuso��dal en sortie du �ltrage.

1.5.3 Limitations:

Les convertisseurs sigma-delta sou�rent des inconv�enients suivant:

� En pratique, le gain en rapport signal/bruit est plus faible que celui calcul�e en th�eorie car
l'hypoth�ese que le bruit de quanti�cation est blanc, et ind�ependant du signal en entr�ee
n'est plus valide lorsque le nombre de niveaux de quanti�cation est faible (en particulier
pour le `one-bit sigma-delta').

� L'int�egrateur sou�re d'une instabilit�e chronique �a la fr�equence nulle (la sortie diverge),
et cela d'autant plus s�ev�erement que l'ordre du convertisseur est �elev�e. L'impl�ementation
pratique doit prendre en compte ce ph�enom�ene.

Voir [Darling 90, Hauser 91] pour plus de d�etails sur la conversion sigma-delta, et [Welland 89,
Adams 91] pour une �etude des probl�emes pratiques d'impl�ementation.
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1.6 Conversion de fr�equence d'�echantillonnage.

Fr�equemment utilis�e en audio-num�erique, le changement de fr�equence d'�echantillonnage trouve
une solution simple lorsque les deux fr�equences sont dans un rapport P=Q o�u P et Q sont
entiers.

1.6.1 Sous-�echantillonnage

Le premier cas est celui o�u la fr�equence d'�echantillonnage vis�ee F2 est un sous multiple de
l'originale F1. On a F2=F1 = 1=Q, et plus d'�echantillons que l'on en veut. Il su�t alors de
�ltrer le signal, pour ne garder que le contenu de la bande [0 F2=2] correspondant �a la nouvelle
fr�equence d'�echantillonnage, puis de ne garder qu'un �echantillon sur Q. Ce �ltrage doit être �a
phase lin�eaire pour qu'un signal originellement dans la bande [0 F2=2] ne soit pas alt�er�e par le
�ltrage. On choisit g�en�eralement la solution RIF, malgr�e son coût. La r�eponse impulsionnelle
peut être obtenue par la m�ethode de la fenêtre pond�er�ee: la r�eponse impulsionnelle du �ltre
id�eal est calcul�ee, puis pond�er�ee par une fenêtre douce (de type Hanning) a�n de limiter son
�etendue temporelle, tout en assurant une r�ejection su�sante.

1.6.2 Sur-�echantillonnage

Lorsque la fr�equence d'�echantillonnage vis�ee F2 est un multiple de l'originale F1, F2=F1 = P ,
il nous faut interpoler les �echantillons manquant. Pour cela, on intercale P � 1 �echantillons
nuls entre chaque �echantillon original. Le signal ainsi obtenu poss�ede pour spectre dans la
nouvelle bande utile [0 F2=2] celui du signal original r�epliqu�e P fois. Pour se d�ebarrasser de
ces r�epliques, il su�t de �ltrer le signal obtenu par un passe bas de fr�equence de coupure F1=2.
La technique est alors la même que pr�ec�edemment.

1.6.3 Changement de fr�equence en rapport rationnel

Pour passer d'une fr�equence F1 �a une fr�equence F2 = F1:P=Q, on sur-�echantillonne d'un
facteur P puis on sous-�echantillonne d'un facteur Q comme indiqu�e ci-dessus. Il est n�ecessaire
de commencer par sur-�echantillonner pour ne pas perdre de contenu spectral. De plus, on peut
alors se contenter de ne �ltrer qu'une fois, par un �ltre passe-bas coupant �a F2=2.
Pour un changement de fr�equence en rapport non-rationnel �, on peut chercher la fraction
rationnelle la plus proche, et proc�eder comme ci-dessus. Pour cela, on a int�erêt �a utiliser le
d�eveloppement en fractions rationnelles [Delmas 91] o�u

� = a0 +
1

a1 +
1

a2+:::

car les fractions rationnelles obtenues en tronquant le d�eveloppement r�ealisent en g�en�eral de
meilleures approximations que les fractions d�ecimales (c'est par cette m�ethode qu'on obtient
� � 22=7). Si cette approximation n'est pas satisfaisante, on peut recourir �a la m�ethode
suivante.
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1.6.4 Changement de fr�equence en rapport non-rationnel

Il est dans certains cas impossible de trouver une approximation rationnelle convenable du
rapport de fr�equences: ainsi pour passer de 44:1kHz �a 48kHz, un rapport su�samment voisin
est 37=34 (qui donne en sortie une fr�equence de 47991:1Hz soit une erreur de moins de 0.02%).
Cependant, r�ealiser un �ltre coupant au 37i�eme de la bande utiles est d�elicat en pratique (ou
n�ecessite l'utilisation d'un �ltre de r�eponse impulsionnelle tr�es longue). D'autre part, pour
certaines applications, il n'est pas possible de se contenter d'une approximation du rapport �
(par exemple pour des raisons de synchronisation entre deux sources). Dans certains cas, on
peut même d�esirer un changement de fr�equence variable au cours du temps! On peut dans ce
cas recourir �a une autre m�ethode.

Partant de la constatation que le degr�e de pr�ecision des �echantillons est limit�e (par le nombre
de pas de quanti�cations), on peut r�ealiser le changement de fr�equence par l'impl�ementation
d'une approximation du �ltre passe-bas id�eal (sinus cardinal). En e�et, si xn repr�esente le
signal original �echantillonn�e �a la fr�equence F1 et yn le signal apr�es conversion, on remarque
que cette conversion r�esulte de deux �etapes (on suppose que l'on passe d'une fr�equence basse
�a une fr�equence �elev�ee):

1. Calcul du signal continu correspondant �a xn.

z(t) = xn ? sincF1(t) =
+1X
i=�1

xi
sin�F1(t� i=F1)

�F1(t� i=F1)

o�u sincF1(u) repr�esente la r�eponse impulsionnelle du �ltre (non causal) passe-bas id�eal
de fr�equence de coupure F1=2.

2. Echantillonnage de z(t) �a la fr�equence F2.

yn = z(n=F2) =
+1X
i=�1

xi
sin�F1(n=F2 � i=F1)

�F1(n=F2 � i=F1)
(1.11)

o�u l'on a �elimin�e le �ltrage passe-bas puisque par hypoth�ese F2 > F1. Ainsi, pour calculer yn,
on a besoin de la r�eponse impulsionnelle du �ltre passe-bas aux instants t = i=F2 � j=F1.
Si comme dans le cas pr�ec�edent F1 et F2 sont en rapport rationnel, F2 = P=QF1, on a besoin
de connâ�tre sincF1(t) aux instants

t =
iQ

PF1
� j

F1
= k

1

F1P

La r�eponse impulsionnelle du �ltre passe-bas peut être �echantillonn�ee avec une fr�equence F1P .
En revanche, si les fr�equences ne sont plus en rapport rationnel, la formule (1.11) montre que
la r�eponse impulsionnelle du �ltre passe-bas doit être connue pour toute valeur de t. Ceci bien
sûr n'est pas r�ealisable en pratique. L'id�ee consiste �a approximer les valeurs continues de la
r�eponse impulsionnelle par interpolation lin�eaire de valeurs stock�ees dans une table.
Un fois que la r�eponse impulsionnelle du �ltre passe-bas a �et�e calcul�ee (par exemple par la
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m�ethode de la fenêtre), on l'�echantillonne �a une fr�equence Ff et on la stocke dans une ta-
ble. Les �echantillons yn sont alors directement obtenus par la formule (1.11) dans laquelle la
sommation est limit�ee par la taille de la table, et les valeurs continues de la r�eponse impul-
sionnelle sont interpol�ees �a partir des valeurs fournies par la table. On choisit la fr�equence Ff
su�samment grande pour que l'erreur g�en�er�ee par l'interpolation lin�eaire soit inf�erieure au pas
d'�echantillonnage. Voir l'article [Smith 84] pour plus de d�etails sur cette technique.

1.7 Transmission num�erique: les standards AES/EBU

et SPDIF

1.7.1 Le standard professionnel AES/EBU

Avec l'av�enement du num�erique est apparu le besoin de transmettre les donn�ees num�eriques
entre les appareils, sans avoir �a repasser dans le domaine analogique. Ainsi, il devient possible
d'enregistrer un compact disc directement en num�erique sur une platine DAT (Digital Audio
Tape). Un format a donc �et�e �elabor�e, qui permet de transmettre deux canaux num�eriques au
moyen d'un câble standard RCA (cinch). L'Audio Engineering Society (AES) et l'European
Broadcasting Union (EBU) ont en commun �etabli les sp�eci�cations de ce standard appel�e par
la suite AES/EBU.
Ce standard permet de transmettre deux canaux num�eriques contenant des �echantillons audio
en �echantillonnage lin�eaire, au moyen d'un seul câble de transmission standard, et ce sur des
distances pouvant atteindre 100m. Les donn�ees sont organis�ees en paires de mots cons�ecutifs
de 32 bits dont chacun repr�esente un des canaux. Pour un signal st�er�eo, on transmet donc
tous les �T secondes deux mots de 32 bits. Les 32 bits de chaque mot contiennent la valeur de
l'�echantillon (jusqu'�a 24 bits), un certain nombre de donn�ees compl�ementaires permettant de
synchroniser le r�ecepteur et de d�etecter les erreurs de transmission, et �nalement un bit appel�e
"audio channel bit".

Synchro Echantillon V U C P

Audio channel bit

4 bits 24 bits 4 bits

Ce bit, r�ecolt�e dans 192 mots successifs permet de constituer le "channel status data", long
de 24 octets (24 � 8 = 192), qui contient un grand nombre d'informations auxiliaires sur la
nature de la source, la fr�equence d'�echantillonnage, le nombre de canaux, etc... Ce standard
�etant relativement 
exible, un sous-standard a �et�e �elabor�e pour les applications grand public.

1.7.2 Le standard grand public SPDIF

Sa d�e�nition, compatible avec le standard AES/EBU, est due �a Sony et Philips, d'o�u le nom
de SPDIF (Sony/Philips Digital Interface Format). Seul le "channel status data" est mod-
i��e, pour en raccourcir la longueur, et ne conserver que les informations utiles. Des 24 octets
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d�e�nis par l'AES/EBU, on ne conserve que 4 octets. Les deux standards AES/EBU et SPDIF

Figure 1.10: Sp�eci�cations du standard grand public SPDIF

sont utilis�es par les appareils disponibles dans le commerce, lecteurs de compact disc, enreg-
istreurs DAT, r�ecepteurs radio num�eriques. Il est probable que dans le futur, la plupart des
connexions entre les composantes des châ�nes st�er�eo seront de nature num�erique, la conversion
�nale num�erique/analogique ayant lieu dans l'ampli�cateur (un seul convertisseur pour tous
les appareils).

1.7.3 Le codage analogique

Les donn�ees num�eriques �a transmettre doivent d'abord être cod�ees sous la forme d'un signal
analogique qui va pouvoir circuler dans des câbles audio standards. Pour assurer l'auto-syn-
chronisation du r�ecepteur sur l'�emetteur �a partir simplement du signal re�cu, celui-ci est �emis en
modulation de fr�equence de type "Manchester". Cette forme de codage permet une synchroni-
sation ais�ee, et produit relativement peu de composante continue (transmise di�cilement par
les appareillages audio). De plus, le signal analogique cr�e�e par ce type de codage poss�ede une
largeur de bande compatible avec les câbles de transmission standards. Le signal analogique
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est g�en�er�e de la fa�con suivante: il y a une alternance de polarit�e �a chaque bit, plus une au
milieu lorsque le bit vaut 1.

0 1 0 0 0 1 1 0 0 1Signal numérique

Signal analogique
+V

-V

On voit qu'il est alors facile de se synchroniser sur le signal re�cu, car le signal analogique ne
peut rester constant pour une dur�ee sup�erieure �a celle correspondant �a un bit. Ce type de
modulation est �egalement utilis�e pour l'enregistrement de disquettes �a simple densit�e.
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Chapitre 2

Le �ltrage en haute-�d�elit�e.

2.1 Rappel de quelques propri�et�es importantes.

2.1.1 Stabilit�e et causalit�e.

Stabilit�e: Le �ltre est BIBO stable (Bounded Input, Bounded Output) si une entr�ee born�ee
en amplitude se traduit par une sortie born�ee. Pour un �ltre lin�eaire invariant dans le
temps, cette condition est �equivalente �a

i=+1X
i=�1

jhij < M (2.1)

o�u hi repr�esente la r�eponse impulsionnelle du �ltre. Cette condition est su�sante de
fa�con imm�ediate (in�egalit�e triangulaire); elle est n�ec�essaire car si elle n'est pas v�eri��ee,
le signal xn = signe(hn) qui est born�e fait diverger le �ltre.

Causalit�e: Un �ltre est causal si sa r�eponse impulsionnelle est nulle pour les instants n�egatifs:

hi = 0 8i < 0 (2.2)

Cette condition implique que les �echantillons en sortie du �ltre ne d�ependent que des
�echantillons aux instants pr�ec�edents.

Caract�erisation pour les �ltre RIF et RII: Un �ltre RIF (r�eponse impulsionnelle �nie)
est toujours stable. Il n'est causal que si sa r�eponse impulsionnelle est nulle pour les
indices n�egatifs. Un �ltre RII (r�eponse impulsionnelle in�nie) est stable et causal si les
pôles de sa fonction de transfert sont �a l'int�erieur du cercle unit�e.

2.1.2 Lin�earit�e de phase

La lin�earit�e de la phase d'un �ltre est tr�es importante en audio, car elle garantit le respect de
la forme temporelle du signal (dans la mesure ou son contenu fr�equentiel n'est pas modi��e).
Pour les signaux transitoires, c'est une caract�eristique �a laquelle l'oreille est tr�es sensible.

21
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En e�et, si le �ltre ne modi�e pas le contenu en fr�equence du signal (si le module de sa fonction
de transfert est constant partout o�u le contenu spectral de x est non-nul) et si la r�eponse en
phase du �ltre est lin�eaire:

Arg(H(e2j�f )) = �f

alors le signal en sortie est simplement une version d�ecal�ee du signal original:

Y (f) = X(f)H(f) = X(f)Cej�f d'o�u

y(t) = Cx(t+
�

2�
)

En g�en�eral, � est n�egatif, et le �ltre introduit un retard. La lin�earit�e de phase est assur�ee pour
un �ltre RIF par l'importante propri�et�e

hN�i = hN+i (2.3)

o�u N repr�esente le milieu de la r�eponse impulsionnelle. Un tel �ltre introduit un retard de
N �echantillons. Pour montrer ce r�esultat, il su�t de constater que H(f)e�j�f est r�eel et pair
(puisque H est �a sym�etrie Hermitienne). Donc sa transform�ee de Fourier inverse (h(t � �

2�
))

est un signal pair, ce qui montre que h est sym�etrique autour de �
2�
.

Les �ltre RII �a fonction de transfert rationnelle sont g�en�eralement �a phase non lin�eaire s'ils
sont causaux et stables.
La �gure suivante pr�esente un exemple de non-lin�earit�e de phase. Le �ltre utilis�e est un �ltre
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Figure 2.1: A gauche, r�eponse en phase d'un �ltre passe-tout. A droite, signal original puis �ltr�e.

passe-tout dont la r�eponse en phase est donn�ee sur la �gure de gauche. Le signal original est
un quart de p�eriode de cosinus, et l'on voit que le signal �ltr�e (qui n'a subit qu'un d�ephasage
puisque le �ltre est passe-tout) poss�ede une allure temporelle tr�es di��erente de celle du signal
original.
Les �ltres �a phase lin�eaire sont tr�es utilis�es pour la r�ealisation de �ltres passe-bande, passe-bas
et passe-haut, pour lesquels il est vital que le signal dans la bande ne soit pas d�eform�e.
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2.1.3 Retard de groupe, retard de phase.

On distingue deux quantit�es qui mesurent le retard introduit par un �ltrage. Pour bien com-
prendre leur signi�cation respective, on consid�ere un signal �a bande �etroite dont le contenu
n'est pas modi��e par le �ltre, par exemple: �ltrage passe-bande d'une sinuso��de modul�ee en
amplitude par un signal "variant lentement". Ce signal peut se d�ecrire sous la forme d'une
porteuse modul�ee par une enveloppe:

x(t) = m(t) cos(!0t)

Le signal y(t) en sortie du �ltre peut être approxim�e par [Delmas 91]:

y(t) = m

 
t+

1

2�

dArg(H(f))

df

!
cos

 
!0

 
t+

1

2�

Arg(H(f))

f

!!

On d�e�nit par cons�equent:

Retard de phase (ou temps de propagation de phase)

T�(f) = � 1

2�

Arg(H(f))

f
(2.4)

C'est le retard qui a�ecte la porteuse

Retard de groupe (ou temps de propagation de groupe)

Tg(f) = � 1

2�

dArg(H(f))

df
(2.5)

C'est le retard qui a�ecte l'enveloppe.

Le signe `-' vient de ce qu'en g�en�eral, dArg(H(f))
df

est n�egatif (le �ltre introduit bien un retard,

mesur�e par un nombre positif Tg(f)). Ces deux retards ne sont �egaux que si le �ltre est �a phase
lin�eaire. Voir [Delmas 91] p.143 pour plus de d�etail.
Attention: les formules ci-dessus ne sont valables que pour un signal �a bande �etroite. En
particulier, on ne peut pas dire, en g�en�eral, que le retard introduit par un �ltre soit caract�eris�e
par son temps de propagation de groupe. Cela n'est vrai que pour un signal �a bande �etroite
dont le support co��ncide avec la bande passante du �ltre H.

2.1.4 Filtres passe-tout.

Une importante cat�egorie de �ltres est celle des �ltres passe-tout. Ces �ltres ont un module
�egal �a un sur le cercle unit�e:

jH(e2j�f)j = 1 8f; �1=2 < f < 1=2

Les �ltres passe-tout r�eels sont de la forme:

H(z) =
z�pP (z�1)

P (z)
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o�u p est un entier quelconque. Cela veut dire que les polynômes du num�erateur et du
d�enominateur sont r�eciproques, ou encore, que les z�eros du �ltre sont les inverses des pôles.
Les �ltres passe-tout ont uniquement un e�et de d�ephasage sur le signal (on les appelle aussi
des d�ephaseurs purs). Pour cette raison, ils sont souvent utilis�es en audio pour �egaliser la
phase d'un �ltrage (corriger la r�eponse en phase d'un �ltre, sans en modi�er la r�eponse en
amplitude).
Les �ltres passe-tout ont quelques propri�et�es importantes:

1. On peut v�eri�er que les passe-tout causaux ont une phase d�ecroissante lorsque la fr�equence
parcourt [�1=2 1=2], et par cons�equent un retard de groupe positif [Delmas 91].

2. On peut �egalement montrer que si le signal x(n) est �ltr�e par un passe-tout causal stable
pour donner le signal y(n), on a les propri�et�es:

+1X
�1

jy(n)j2 =
+1X
�1

jx(n)j2 et
n0X
�1

jy(n)j2 �
n0X
�1

jx(n)j2 (2.6)

pour toute valeur de n0. La premi�ere �egalit�e r�esulte du th�eor�eme de Parseval, la deuxi�eme
s'en d�eduit.

2.1.5 Filtres �a phase minimale.

Une autre importante classe de �ltres est celle des �ltres �a phase minimale.
Un �ltre est dit �a phase minimale s'il est stable et causal, et si sa fonction de transfert H(z)
ne poss�ede pas de z�ero �a l'ext�erieur du cercle unit�e. Les �ltres �a phase minimale ont quelques
propri�et�es qui les rendent int�eressants en pratique:

1. Etant donn�e un �ltre H(z), tous les �ltres H 0(z) ayant la même fonction de transfert en
module se d�eduisent de H(z) par un �ltre passe-tout: H(z) = H 0(z)Hpassetout(z). Parmi
ces �ltres, il en existe un unique qui soit �a phase minimale. H(z) s'�ecrit alors:

H(z) = Hmin:phase(z) : Hpassetout(z)

H(z) et Hmin:phase(z) ont la même fonction de transfert en amplitude, mais di��erent par
leur r�eponse en phase. La �gure. 2.2 montre dans un exemple simple comment obtenir
la d�ecomposition passe-tout � phase-minimale.

2. D'apr�es l'�equation pr�ec�edente, et la propri�et�e des �ltres passe-tout, on a:

� 1

2�

dArg(H(f))

df
� � 1

2�

dArg(Hmin:phase(f))

df

Et par cons�equent, le retard de groupe du �ltre �a minimum de phase est inf�erieur �a celui
du �ltre H: Parmi les �ltres de même fonction de transfert en amplitude, le �ltre �a
minimum de phase est celui qui a le plus petit retard de groupe.



Chapitre 2. Le �ltrage en haute-�d�elit�e Bibliographie p.47 25

= *

*

*

*

*

*

*

Figure 2.2: D�ecomposition d'un �ltre (�a gauche) en un �ltre �a phase minimale (au centre) et un �ltre
passe-tout (�a droite). Les cercles indiquent les z�eros, les �etoiles indiquent les pôles.

3. De ce qui pr�ec�ede et des propri�et�es des passe-tout, on d�eduit

n0X
0

jh(n)j2 �
n0X
0

jh(n)min:phasej2

pour tout n0. Le �ltre �a phase minimale est celui dont l'�energie de la r�eponse impulsion-
nelle est la plus concentr�ee �a l'origine.

L'int�erêt principal des �ltres �a phase minimale est leur inversibilit�e (garantie par le fait
que les z�eros sont �a l'int�erieur du cercle unit�e). Un autre avantage est leur "rapidit�e" qui
d�ecoule de la concentration de l'�energie de la r�eponse impulsionnelle autour de t = 0. En�n
les �ltres �a phase minimale poss�ede aussi de bonnes propri�et�es pour l'interpolation de �ltres
(voir section 2.5. Voir [Delmas 91] pour plus de d�etails.

2.2 La cellule du second ordre.

Le cas de la cellule du second ordre est important, car il est tr�es courant de d�ecomposer un
�ltre de fonction de transfert rationnelle en somme, ou produit de cellules du second ordre. La
cellule du second ordre est en quelque sorte la brique de construction de nombreux �ltres.

2.2.1 D�e�nition et impl�ementation

Nous �etudions ici la cellule du second ordre purement r�ecursive d�e�nie par la r�ecurrence:

yn = �a1yn�1 � a2yn�2 + xn

Ce �ltre est causal car sa sortie d�epend de l'entr�ee au même instant, et des sorties pr�ec�edentes.
Sa fonction de transfert est:

H(z) =
1

1 + a1z�1 + a2z�1

On donne ci-dessous deux impl�ementations possibles de la cellule du second ordre: Ces deux
cellules impl�ementent le mêmed�enominateurA(z), pour des valeurs appropri�ees des param�etres
(l'impl�ementation coupl�ee fait de plus intervenir un B(z) de degr�e 2).
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Figure 2.3: Cellule du second ordre: a gauche, impl�ementation directe. A droite, impl�ementation
coupl�ee.

2.2.2 Stabilit�e, r�esonance et surtension

Dans le cas de la cellule du second ordre, il est ais�e de calculer le crit�ere de stabilit�e (l'ensemble
des valeurs de a1 et a2 qui garantissent la stabilit�e du �ltre). Il su�t pour cela de calculer
le discriminant de l'�equation du second degr�e associ�ee au �ltre, et de d�eterminer �a quelles
conditions les racines ont un module inf�erieur �a 1.
On obtient au terme d'un calcul simple la �gure Fig. 2.4 o�u l'on voit que le domaine de stabilit�e

 a 1

 a 2
1

2-2

-1

Figure 2.4: Domaine de stabilit�e de la cellule du second ordre (en gris).

de la cellule du second ordre est constitu�e d'un triangle.
Ceci montre (entre autre) que la cellule obtenue en interpolant lin�eairement les coe�cients
de deux cellules stables est �egalement stable: les deux couples (a1,a2) correspondent �a deux
points situ�es �a l'int�erieur du triangle, et les coe�cients des �ltres interpol�es sont situ�es sur le
segment de droite reliant ces deux points, et sont par cons�equent �egalement dans le domaine
de stabilit�e. Nous reviendrons sur cette remarque plus loin.
Si les coe�cients satisfont�����a1(1 + a2)

4a2

����� < 1

la r�eponse en fr�equence du �ltre passe par un maximum dont la fr�equence (dite fr�equence de
r�esonance) est donn�ee par:

Fr =
1

2�
arccos

 
�a1(1 + a2)

4a2

!
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La valeur du maximum (appel�ee surtension) est donn�ee par:

H(Fr) =
1

(1� a2) sin(�)
avec a1 = �2r cos(�) et a2 = r2

o�u l'on v�eri�e que �� repr�esente l'argument des pôles de la cellule, et r leur module. Il est clair
que si a2 est voisin de 1, la surtension �a la r�esonance devient tr�es grande (ce qui est normal,
puisque a2 repr�esente le carr�e du module des pôles conjugu�es). D'autre part, on remarque
que le maximum n'est pas obtenu pour Fr = �=(2�) = 1=(2�) arccos(a1=2a2), sauf si a2 est
tr�es proche de 1: Le maximum de la r�eponse en fr�equence ne correspond pas exactement �a
l'argument du pôle.
La �gure suivante pr�esente l'allure de la r�eponse en fr�equence en amplitude et en phase pour
une cellule r�esonante: a1 = �1:52 et a2 = 0:917. On remarque le pic pointu dans la r�eponse
en amplitude ainsi que la brusque variation de phase. Lorsque la fr�equence de r�esonance est
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Figure 2.5: R�eponse en fr�equence de la cellule du second ordre: a gauche, amplitude en dB. A droite,
phase.

distante de 0 et si la surtension est grande, la largeur de bande du �ltre autour de la r�esonance
peut être estim�ee par celle de la cellule du premier ordre: �=� �a -3dB.
Voir [Massie 93] pour plus d'informations sur la cellule du second ordre et son utilisation en
audio.

2.2.3 R�eponse impulsionnelle: synth�ese de sinuso��des

Consid�erons une sinuso��de r�eelle amortie, d'amplitude initiale A, de fr�equence r�eduite f0, de
taux d'amortissement � et de phase initiale �:

x(n) = A exp(��n) cos(2�f0n+ �)

Le calcul de sa transform�ee en Z fournit l'expression suivante:

X(z) =
A

2

"
exp(j�)

1� z0z�1
+
exp(�j�)
1� z?0z

�1

#
avec z0 = exp(��+ 2j�f0)

ou encore

X(z) = A
cos(�)� z�1 exp(��) cos(�� 2�f0)

1� 2z�1 exp(��) cos(2�f0) + exp(�2�)z�2
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On remarque que la transform�ee en Z de la sinuso��de exponentiellement amortie correspond �a
la fonction de transfert d'une cellule du second ordre. En d'autres termes, la r�eponse impul-
sionnelle de la cellule du second ordre causale stable dont la fonction de transfert est donn�ee
ci-dessus est une sinuso��de exponentiellement amortie de param�etres A, f0, � et �. La �gure
ci-dessous donne une structure de r�ealisation d'un tel �ltre.

z-1

z-1

x y

-a 1

2-a

b1

b
0

Figure 2.6: Structure de r�ealisation d'une cellule du second ordre.

Ainsi il est possible d'engendrer cette sinuso��de par la r�ecurrence

8><
>:

x0 = A cos(�)
x1 = A exp(��) cos(2�f0 + �)
xn = 2xn�1 exp(��) cos(2�f0)� xn�2 exp(�2�)

(2.7)

En e�et, xn est le r�esultat du �ltrage d'un impulsion par le �ltre de fonction de transfert X(z).
En �ecrivant la relation de r�ecurrence liant xn et l'impulsion en, on aboutit �a l'expression donn�ee
ci-dessus.
Ainsi, en �xant les param�etres de la r�ecurrence de fa�con appropri�ee, on peut g�en�erer une
sinuso��de amortie de fr�equence, de taux d'amortissement, d'amplitude et de phase initiales ar-
bitraires. On remarque que le terme g�en�eral de la r�ecurrence (3�eme �equation) ne d�epend
que du taux d'amortissement � et de la fr�equence f0 de la sinuso��de: en jouant sur les
param�etres de la 3�eme �equation, on peut obtenir n'importe quelle valeur de la fr�equence ou du
taux d'amortissement. Les deux valeurs initiales x0 et x1 permettent de r�egler les valeurs de
l'amplitude A et de la phase �.
Ainsi:

1. En r�egime libre (en l'absence de toute entr�ee), la sortie de la cellule du second ordre
ci-dessus est une sinuso��de amortie.

2. Le d�enominateur de la fonction de transfert d�etermine la fr�equence et le taux d'amortis-
sement de la sinuso��de.

3. Le num�erateur et les valeurs initiales d�eterminent la phase et l'amplitude de la sinuso��de.

La cellule du second ordre apparâ�t donc comme un moyen de synth�etiser une sinuso��de ex-
ponentiellement amortie. Pour synth�etiser une somme de sinuso��de, il su�t d'assembler en
parall�ele plusieurs cellules du second ordre. Cette id�ee (classique) a �et�e utilis�ee entre autre
dans [Potard 86, Meillier 93, Laroche 94] pour la synth�ese d'instruments de percussion.
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2.3 Filtres en treillis

2.3.1 Filtre RIF en treillis

On consid�ere maintenant le sch�ema ci-dessous dit sch�ema en treillis. On peut tout d'abord

z-1 z-1 z-1

k1

k1

k2

k2

kn

kn

x y

u....

....

Figure 2.7: Filtre RIF en treillis.

remarquer que cette structure repr�esente un �ltre RIF: la sortie y est une combinaison lin�eaire
des valeurs de x aux instants pr�ec�edents (il en est de même pour u). De plus, le retard
maximum est z�n, et le coe�cient du signal direct est 1. La structure correspond donc �a une
fonction de transfert

B(z) =
Y (z)

X(z)
= 1 + b1z

�1 + b2z
�2 + :::+ bnz

�n

Les coe�cients bi peuvent être reli�es aux `coe�cients de r�e
exion' ki de la fa�con suivante.
On consid�ere tout d'abord une cellule �el�ementaire donn�ee sur la �gure 2.8. On peut �ecrire

kn

kn

z-1

xn

un

xn-1

un-1

Figure 2.8: Cellule du �ltre RIF en treillis.

 
xi
ui

!
=

"
1 kiz

�1

ki z�1

# 
xi�1

ui�1

!
(2.8)

En notant Mi la matrice 2� 2 ci-dessus, on aboutit �a

 
y
un

!
= MnMn�1Mn�2:::M1

 
x
x

!
(2.9)
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On note Bi(z) la fonction de transfert entre x et xi, et B̂i(z) la fonction de transfert entre x
et ui.

Xi(z) = Bi(z)X(z) et Ui(z) = B̂i(z)X(z)

En utilisant l'�equation 2.8, il est possible de calculer B̂i(z) et Bi(z) �a partir de B̂i�1(z) et
Bi�1(z):

Bi(z) = Bi�1(z) + kiz
�1B̂i�1(z)

B̂i(z) = kiBi�1(z) + z�1B̂i�1(z)
avec

B1(z) = 1 + k1z
�1

B̂1(z) = k1 + z�1 (2.10)

on peut alors montrer par r�ecurrence que

B̂i(z) = z�iBi(z
�1) (2.11)

En d'autres termes, B̂i(z) et Bi(z) sont r�eciproques:

Bi(z) = 1 + bi1z
�1 + bi2z

�2 + :::+ biiz
�i

B̂i(z) = bii + bii�1z
�1 + :::+ z�i

(2.12)

Les �equations 2.10 et 2.12 permettent de calculer par r�ecurrence les coe�cients bji . Apr�es
quelques manipulations, on aboutit �a:

(
bii = ki
bii�j = bi�1

i�j + kib
i�1
j pour 1 � j < i

(2.13)

Ces importantes relations d�e�nissent le passage des ki aux bi (coe�cients du �ltre B(z)) c'est
�a dire, permettent de passer d'une structure en treillis (Fig 2.7) �a une structure directe (aussi
appel�ee transverse).

Pour obtenir les �equations permettant de passer des bi aux ki (pour passer d'un structure
directe �a une structure en treillis), il su�t de r�e�ecrire la r�ecurrence 2.10 sous la forme:

Bi�1(z) =
1

1 � k2i

h
Bi(z)� kiB̂i(z)

i

ce qui permet d'obtenir la r�ecurrence r�eciproque de 2.13

8<
:

ki = bii
bi�1
i�j = 1

1�k2i

h
bii�j � kib

i
j

i
pour 1 � j < i� 1

(2.14)

Exemple: Si on se donne un treillis �a trois cellules, avec les coe�cients k1, k2, et k3, on peut
�a l'aide de la r�ecurrence 2.13 d�eterminer les coe�cients b1, b2, et b3:8><

>:
b11 b21 b31 k1 k1 + k1k2 k1 + k1k2 + k2k3

b22 b32 k2 k2 + k1k3 + k1k2k3
b33 k3

(2.15)

Inversement, si l'on se donne les coe�cients b1, b2, et b3, on peut �a l'aide de la r�ecurrence 2.14
calculer les coe�cients de r�e
exion k1, k2, et k3.
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Figure 2.9: Cellule du �ltre tout-pôles en treillis.

2.3.2 Filtre tout-pôles en treillis

Consid�erons maintenant la cellule donn�ee par la �gure 2.9 Comme pr�ec�edemment, il est
possible de relier xi, xi�1, ui et ui�1 par la relation matricielle 

xi
ui

!
=

"
1 kiz

�1

ki z�1

# 
xi�1

ui�1

!
(2.16)

qui est exactement la même que la pr�ec�edente (Eq. 2.8).
Finalement, si le �ltre complet est celui de la �gure 2.10, en notant que cette fois, x = xn et
x0 = u0 = y (alors que pr�ec�edemment nous avions y = xn et x0 = u0 = x), nous avons la même
relation que pr�ec�edemment o�u X et Y ont �et�e intervertis!

z-1 z-1

k n

-k n -k n-1 -k1
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x y

u

kn-1
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....z-1

Figure 2.10: Filtre tout-pôles en treillis.

X(z) = Xn(z) = Bn(Z)Y (z) et U(z) = B̂n(Z)Y (z)

d'o�u l'on tire que

Y (z)

X(z)
=

1

B(z)
et

U(z)

X(z)
=

B̂n(Z)

B(z)
(2.17)

Ceci veut dire que la structure donn�ee par la �gure 2.10 correspond �a un �ltre tout-pôles,
dont la fonction de transfert est l'inverse de celle du �ltre donn�e �a la �gure 2.7. Ainsi, les
�equations permettant de passer des ai (coe�cients du �ltre tout-pôles transverse) aux ki et
r�eciproquement sont les mêmes que dans le cas RIF.
De plus, on voit que pour tout i, xi et ui sont li�es par un �ltre passe-tout! puisque B̂i(Z) est
le polynôme r�eciproque de Bi(Z). En particulier, x et u sont li�es par un passe-tout. Cette
remarque aura sont importance par la suite.
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2.3.3 Avantages des �ltres en treillis, stabilit�e

En terme de calcul et de stockage, les �ltres en treillis d�ecrits pr�ec�edemment sont plus coûteux
que les �ltres transverses: pour une cellule, le �ltre en treillis (RIF ou IIR) n�ecessite deux
multiplications, alors que le �ltre transverse n'en n�ecessite qu'une. Cependant, la structure
de la �gure 2.11 �a droite qui est �equivalente (�a un gain pr�es) �a celle de la �gure 2.9 peut être
r�ealis�ee �a l'aide d'une seule multiplication (mais avec trois additions) ce qui la rend comparable
�a la structure directe. En revanche, nous verrons plus loin que les �ltres en treillis sont plus
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u
n

n-1

+
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k n-k n

xn

u
n

n-1
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Figure 2.11: Structure de Kelly-Lochbaum. A droite, r�ealisation �a l'aide d'une seule multiplication.

robustes au bruit de calcul, et �a la quanti�cation des coe�cients [Markel 75a, Markel 75b]. De
plus, les �ltres en treillis sont plus faciles �a normaliser (voir plus loin).
Leur principal avantage d�ecoule du r�esultat suivant:
Un �ltre tout-pôles en treillis (�gure 2.10) est causal-stable si et seulement si tous les coe�cients
de r�e
exion ki sont de module inf�erieur �a 1. Voir [Picinbono 89] ou [Markel 76] ou [Markel 73]
pour une d�emonstration.
Ce r�esultat a (au moins) deux cons�equences importantes:

1. Pour tester la stabilit�e d'un �ltre, il su�t de calculer les coe�cients ki (�a l'aide de la
r�ecurrence 2.14) et de v�eri�er qu'ils sont tous inf�erieurs �a 1 en valeur absolue. C'est
le principe du `crit�ere de stabilit�e de Schur-Cohn'. (Pour d'autres crit�eres de stabilit�e,
voir [Picinbono 89]).

2. Puisque le domaine de stabilit�e du �ltre dans l'espace des ki est convexe, tout �ltre in-
terpol�e lin�eairement �a partir de deux structures stables est �egalement stable. La stabilit�e
est conserv�ee par interpolation lin�eaire sur les ki. Cette propri�et�e est tr�es importante en
pratique (par exemple pour certaines m�ethodes de synth�ese de la voix).

2.4 Les probl�emes de normalisation de gain

2.4.1 D�e�nition d'un �ltre normalis�e

On dira qu'un �ltre est normalis�e lorsque, aliment�e par un bruit blanc, l'�energie du signal en
sortie est la même que celle du bruit blanc en entr�ee. En d'autres termes, un signal blanc est
transform�e en un signal color�e de même �energie.
Le �ltre H(z) est normalis�e si:
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1. Si Y (z) = H(z)X(z) avec xn bruit blanc stationnaire de variance �2.

2. Alors E(y2n) = E(x2n) = �2.

L'hypoth�ese que l'entr�ee est un bruit blanc est fondamentale! En e�et, si l'on ne fait pas cette
hypoth�ese alors les seuls �ltres v�eri�ant E(y2n) = E(x2n) sont les �ltres passe-tout.
Par la relation de Parseval on voit facilement que le �ltre est normalis�e si et seulement si

K2 =
1

2�

Z �

��
jH(ej!)j2d! = 1 ou encore K2 =

1X
n=�1

jhnj2 = 1 (2.18)

Les deux expressions ci-dessus d�e�nissent K, le `gain non-coh�erent' du �ltre (le gain appliqu�e
�a un bruit blanc).
On voit facilement (bien choisir ses contre-exemples) que:

� Si H(z) est normalis�e, 1=H(z) s'il existe n'est pas forc�ement normalis�e.

� Si H1(z) et H2(z) sont normalis�es, 1=
p
2(H1(z) +H2(z)) n'est pas forc�ement normalis�e

(car (a+ b)2 6= a2 + b2).

� Si H1(z) et H2(z) sont normalis�es, H1(z)H2(z) n'est pas forc�ement normalis�e (car
R
ab 6=R

a
R
b)

On con�coit alors que normaliser un �ltre ne soit pas une chose ais�ee (puisqu'en g�en�eral, il ne
su�t pas de normaliser les cellules qui le constituent).
Nous verrons par la suite que les �ltres normalis�es apportent une solution tr�es pratique aux
probl�emes de bruit de calcul et de facteurs d'�echelle.

2.4.2 Normalisation des �ltres RIF et RII

Pour un �ltre RIF de type B(z), la normalisation ne pose pas de probl�eme car le gain non-
coh�erent se calcule facilement. La condition n�ecessaire et su�sante de normalisation est:

K2 =
pX

n=0

b2n = 1

Un �ltre RIFB(z) quelconque peut être normalis�e par multiplication par 1=K = (
Pp

n=0 b
2
n)
�1=2.

Remarque: Il ne faut pas confondre la normalisation en signal non-coh�erent (entr�ee bruit
blanc) avec la normalisation du gain dans la bande passante: pour un �ltre passe-bas, on
d�esire en g�en�eral que le gain du �ltre dans la bande passante soit 1. Pour normaliser un �ltre
RIF passe-bas selon ce crit�ere, on le multipliera par le facteur (

Pp
n=0 bn)

�1 (gain du �ltre �a la
fr�equence f = 0).

Pour un �ltre RII, la normalisation est plus complexe car le gain non-coh�erent est plus di�cile
�a calculer. Il n'y a pas de m�ethode g�en�erale. L'exemple suivant illustre le cas de la cellule du
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premier ordre.
On a

H(z) =
1

1 � z0z�1
et K2 =

1X
n=0

z2n0 =
1

1 � z20

Le gain non-coh�erent de la cellule du premier ordre de param�etre z0 est donc 1=
q
1� z20. La

cellule du premier ordre normalis�ee est donc

HN (z) =

q
1� z20

1� z0z�1

On montrerait de fa�con similaire que le gain non-coh�erent de la cellule du second ordre

H(z) =
1

1 � 2rz�1 cos(�) + r2z�2
est K2 =

 
1 + r2

1 � r2

!
1

r4 + 1� 2r2 cos(2�)

D'une fa�con g�en�erale, il est utile de se rappeler que le gain non-coh�erent d'un �ltre causal
B(z)=A(z)

H(z) =
1

A(z)
=

b0 + b1z
�1 + :::+ bqz

�q

a0 + a1z�1 + :::+ apz�p

est toujours sup�erieur �a b0=a0. En e�et, en �ecrivant H(z) =
P1

i=0 hiz
�i et en faisant tendre

z vers l'in�ni (en module), on constate que h0 = b0=a0. Comme le gain non-coh�erent K vaut

K =
qP1

i=�1 h2i , cette somme �etant toujours sup�erieure �a h20 on a toujours

K � b0
a0

Cette remarque sera utile pour les probl�emes de bruit de calcul.
Comme on l'a dit pr�ec�edemment, il ne su�t pas de mettre en s�erie (ou en parall�ele) des cellules
r�ecursives du premier ordre normalis�ees pour obtenir un �ltre normalis�e.
Nous allons voir que le �ltre en treillis apporte une r�eponse �a ce probl�eme.

2.4.3 Normalisation des �ltres tout-pôles en treillis

La structure en treillis pr�esente un avantage pour la normalisation du �ltre: on peut mon-
trer [Markel 73] que le gain non-coh�erent du �ltre tout-pôle en treillis est:

Kn =
1

�n
i=1

q
1� k2i

(2.19)

Ce r�esultat permet donc de normaliser le �ltre tout-pôles par une simple multiplication en

sortie par �n
i=1

q
1� k2i .

Une autre fa�con de proc�eder consiste �a utiliser la structure d�ecrite �a la �gure 2.12 dont on peut
montrer qu'elle est �equivalente �a la cellule de la �gure 2.9 �a ceci pr�es que xn�1 et un�1 sont

multipli�es par
q
1� k2n. Cette cellule porte le nom de cellule normalis�ee [Gray 75].

Nous pouvons faire les remarques suivantes:
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Figure 2.12: Cellule du �ltre tout-pôles en treillis normalis�e.

1. En concat�enant des cellules en treillis normalis�ees, on obtient un treillis normalis�e (ce
qui n'est pas le cas pour les structures transverses).

2. La cellule normalis�ee n�ecessite cependant 4 multiplications au lieu de deux pour la cellule
non-normalis�ee (et 1 pour la structure transverse!). Pour un treillis de N cellules o�u les
ki sont constants, on aura int�erêt �a calculer le gain KN une fois pour toute et �a utiliser
une structure non-normalis�ee (�gure 2.10) en divisant la sortie par le gain.

2.5 Les probl�emes li�es �a l'interpolation de �ltres

On a tr�es souvent besoin d'utiliser un �ltrage variant dans le temps, pour traduire les variations
d'un signal. Dans le cas de la parole, le passage d'un phon�eme �a un autre est un cas typique
de signal poss�edant un spectre variant dans le temps. On trouve d'autres exemples dans les
sons d'instruments de musique (trompette etc), les probl�emes de spatialisation des sons (voir
chapitre 7.3, etc...
Ainsi se pose le probl�eme du �ltrage d'un signal par un �ltre variant dans le temps. En g�en�eral,
on connâ�t les fonctions de transfert des �ltres Hi(z) et Hi+1(z) �a des instants ti et ti+1, et on
cherche �a obtenir un signal �ltr�e par un �ltre dont la fonction de transfert varie `continûment'
entre Hi(z) et Hi+1(z).
Ce probl�eme pose deux questions: comment calculer des �ltres interm�ediaires (interpolation)
aux instants ti < t < ti+1, et comment impl�ementer un �ltrage variant dans le temps.

2.5.1 Interpolation des �ltres en structure directe

Cas des �ltres RIF

Même dans le cas des �ltres RIF, l'interpolation n'est pas une op�eration simple. L'id�ee qui
consiste �a interpoler lin�eairement les coe�cients de la r�eponse impulsionnelle donne naissance
�a des artefacts. Supposons par exemple que le premier �ltre ait tous ses z�eros �a l'int�erieur
du cercle unit�e, et que le second les ait tous �a l'ext�erieur. Comme la position des z�eros
varie continûment avec les coe�cients de la r�eponse impulsionnelle, pour certaines valeurs du
param�etre d'interpolation, certains z�eros se trouveront sur le cercle unit�e puisqu'il leur faut
le traverser pour rejoindre les z�eros du �ltre cible. A ces instants, la fonction de transfert du
�ltre aura un z�ero prononc�e pour une fr�equence qu'il n'est d'ailleurs pas possible de connâ�tre
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�a l'avance.
Pour cette raison, on e�ectue souvent l'interpolation sur des �ltres �a phase minimale, de sorte
que les z�eros ne sont pas oblig�es(!) de traverser le cercle unit�e. Cela ne garantit nullement
qu'il ne le feront pas comme on va le constater ci-dessous.

Cas des �ltres RII:

Le cas des �ltres RII est encore plus probl�ematique, puisqu'en g�en�eral on ne peut être sûr que
le �ltre interpol�e soit stable. Partant de deux �ltres IIR stables B1(z)=A1(z) et B2(z)=A2(z), le
�ltre obtenu en interpolant lin�eairement les coe�cients ai peut avoir une ou plusieurs racines
�a l'ext�erieur du cercle unit�e, et donc être instable. La �gure 2.13 illustre ce ph�enom�ene: les
pôles du �ltre interpol�e font une petite excursion �a l'ext�erieur du cercle unit�e.
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Figure 2.13: Lieux des pôles du �ltre interpol�e. Les pôles du �ltre original sont repr�esent�es par des
`o'. Ceux du �ltre cible par des `*'.

Une solution pour �eviter le risque d'instabilit�e vient de la remarque que deux cellules du sec-
ond ordre stables donnent par interpolation lin�eaire une cellule stable (voir paragraphe 2.2.2).
L'id�ee consiste �a d�ecomposer les �ltres B1(z)=A1(z) et B2(z)=A2(z) en deux ensembles de cel-
lules du second ordre, de les apparier deux �a deux (en supposant que les deux �ltres ont le
même ordre), d'interpoler chaque couple de cellules puis de reconstituer le �ltre complet par
concat�enation des cellules interpol�ees. L'interpolation proc�ede de la fa�con suivante:

1. Partant de deux ensembles de cellules du second ordre H i
1(z) et H

i
2(z).

2. Apparier les cellules deux �a deux: H i
1(z) �! Hj

2(z)

3. Calculer les cellules interpol�ees par interpolation des coe�cients ai et bi:

ait;k(z) =
t� t2
t1 � t2

ai1;k(z) +
t� t1
t2 � t1

aj2;k(z) et

bit;k(z) =
t� t2
t1 � t2

bi1;k(z) +
t� t1
t2 � t1

bj2;k(z)
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o�u ajt;k est le ki�eme coe�cient de la cellule d'indice j au temps t.

4. Reconstituer le �ltre complet

L'�etape d'appariement est d�elicate car on veut �eviter en g�en�eral que les pôles ne `voyagent'
trop: on tente d'apparier les pôles �a leur plus proche voisin. En g�en�eral, cette m�ethode est
int�eressante si le �ltre est impl�ement�e sous la forme d'un banc de cellules du second ordre en
parall�ele (ou en s�erie), auquel cas, la derni�ere �etape est inutile.
Un avantage de cette m�ethode est que les modules des pôles sont bien contrôl�es, puisque leurs
carr�es valent ajt;2(z). Les modules-carr�e sont donc interpol�es lin�eairement.
Son inconv�enient majeur est l'�etape d'appariement lorsque les fr�equences des cellules varient
beaucoup. Cette m�ethode a �et�e impl�ement�ee en VLSI par E-mu (un fabricant de synth�etiseurs
aux Etats-Unis).

2.5.2 Interpolation des �ltres en treillis

Les �ltres tout-pôles en treillis sont tr�es utilis�es en synth�ese de la parole o�u l'on a besoin de
faire varier le �ltre au cours du temps. La structure en treillis permet de le faire de fa�con
naturelle, sans risquer l'instabilit�e, et �a peu de frais en terme de calcul.

En e�et, comme on l'a vu au chapitre 2.3.3, la condition de stabilit�e des �ltres tout-pôles
en treillis est simplement que les modules des coe�cients de r�e
exion ki soient tous inf�erieurs �a
1. Le domaine de stabilit�e du �ltre dans l'espace des ki est donc convexe, ce qui implique qu'en
interpolant lin�eairement les coe�cients de r�e
exion entre deux structures stables, on obtient
automatiquement une structure stable.
La �gure 2.14 montre le r�esultat de l'interpolation sur les coe�cients de r�e
exion ki pour les
mêmes �ltres que pr�ec�edemment (�gure 2.13). On remarque que tous les �ltres interm�ediaires
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Figure 2.14: Lieux des pôles du �ltre interpol�e sur les coe�cients de r�e
exion. Les pôles du �ltre
original sont repr�esent�es par des `o'. Ceux du �ltre cible par des `*'.

sont stables, et que les pôles du �ltre interpol�e se d�eplacent de fa�con r�eguli�ere.
Dans le cas de la parole, les coe�cients de r�e
exion ki peuvent être reli�es au diam�etre du con-
duit vocal mesur�e en di��erents endroits [Markel 76, Makhoul 75]. Les variations du diam�etre
sont responsables de la `mise en forme spectrale' du signal glottique, en fonction des valeurs des
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coe�cients de r�e
exion. L'interpolation des coe�cients de r�e
exion s'interpr�ete donc physique-
ment comme la contraction ou la dilatation du conduit vocal, ce qui donne une justi�cation
physique �a l'utilisation de cette m�ethode.

En�n, même lorsque le �ltre est impl�ement�e de fa�con directe (c'est �a dire en utilisant les
param�etres ai), on peut calculer les coe�cients de r�e
exion, les interpoler, puis en d�eduire les
coe�cients ai avec un surcoût en temps de calcul dû au passage des ai aux ki et r�eciproquement.

2.5.3 Filtrage variant dans le temps

On appelle �ltre lin�eaire variant dans le temps un syst�eme poss�edant la proprit�e de lin�earit�e
(F (axn+ byn) = aF (xn) + bF (yn)) mais qui n'est plus invariant dans le temps. En particulier,
le r�esultat du �ltrage d'un signal xn+m n'est plus du tout li�e �a celui de xn par une op�eration
de d�ecalage.
On note hn;i la r�eponse au temps n + i du �ltre excit�e par une impulsion au temps n. Cette
r�eponse impulsionnelle d�epend de l'instant d'excitation n, ce qui n'est pas le cas pour un
�ltrage lin�eaire invariant dans le temps. La propri�et�e de lin�earit�e de l'op�eration de �ltrage
permet d'�ecrire

yn =
1X

i=�1

xihi;n�i

car xn =
P1

i=�1 xi�n�i (�n est le signal nul partout sauf en 0 o�u il vaut 1).
On voit que si le �ltre �etait invariant dans le temps, les r�eponses impulsionnelles hn;i seraient
toutes identiques hn;i = hn0;i = gi et la relation de �ltrage ci-dessus redeviendrait la convolution
classique entr�ee-sortie pour un �ltre lin�eaire invariant dans le temps.

Condition de stabilit�e

La condition de BIBO stabilit�e d'un �ltrage variant dans le temps n'est pas la même que celle
d'un �ltrage invariant dans le temps. Un �ltre variant dans le temps est BIBO-stable si et
seulement si

9M; 8n
1X

i=�1

jhi;n�ij < M (2.20)

(même d�emonstration que dans le cas d'un �ltre invariant dans le temps, chapitre 2).
La stabilit�e du �ltre variant dans le temps n'est pas directement li�ee �a celle des �ltres Hn(z)
associ�es aux r�eponses impulsionnelles hn;i. En e�et, la stabilit�e de Hn(z) s'�ecrit

1X
i=�1

jhn;ij <1

ce qui n'est pas du tout la condition de stabilit�e donn�ee par l'Eq. (2.20). En particulier:

� Il ne su�t pas que tous les �ltres Hn(z) soient stables pour que la condition Eq. (2.20)
soit v�eri��ee. Un contre-exemple tr�es simple est la s�erie de �ltres Hn(z) de r�eponses
impulsionnelles

hn;i = �n+i

On a bien
P1

i=�1 jhn;ij = 1 <1 8n, mais
P1

i=�1 jhi;n�ij ne converge pas pour n = 0.
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� De même, on peut facilement trouver des �ltrages variant dans le temps BIBO-stables
tel qu'�a chaque instant, Hn(z) est instable. Prendre par exemple

hn;i =
1

n2
8i si n 6= 0; h0;i = 0 8i

On a alors

1X
i=�1

jhn;ij =
1X

i=�1

1

n2
=1 mais

1X
i=�1

jhi;n�ij =
1X

i=�1

1

i2
=

�2

3

On le voit, la stabilit�e d'un �ltrage variant dans le temps est une a�aire compliqu�ee!

Cas des �ltres �a fonction de transfert rationnelle

Comme on l'a vu plus haut, tout �ltre interpol�e �a partir de deux cellules du second ordre
stables est stable, mais le �ltrage par une cellule du second ordre variant dans le temps peut
engendrer une sortie non born�ee.
Plus g�en�eralement, pour un �ltrage ARMA variant dans le temps (Hn(z) =

Bn(z)
An(z)

), on montre

(voir [Grenier 84], annexe 8) que le �ltrage est stable si pour tout instant n, le �ltre 1= ~An(z)
avec

~An(z)
4
= 1 + an;1z

�1 + an+1;2z
�2 + an+2;3z

�3 + :::+ an+p�1;pz
�p

a tous ses pôles strictement �a l'int�erieur du cercle unit�e. Comme pr�ec�edemment, an;i est le
i�eme coe�cient du �ltre Hn(z). Ce �ltre est appel�e le �ltre tangent �a An(z) �a l'instant n. Il
di��ere du �ltre An(z) car son premier coe�cient est celui de An(z), son second celui de An+1(z)
etc...
Ainsi, pour une cellule du second ordre variant dans le temps, la stabilit�e est caract�eris�ee
par un triangle comparable �a celui de la �gure Fig. 2.4 o�u a1 est remplac�e par an;1 et a2 est
remplac�e par an;2. On remarquera que pour une cellule du second ordre dont les pôles sont
complexes-conjugu�es, la stabilit�e �a l'instant n se caract�erise simplement par an;2 < 1, et donc
si cette condition est v�eri��ee quel que soit n, le �ltrage variant dans le temps est �egalement
stable (car 1= ~An(z) est stable).

2.6 Probl�emes pratiques d'impl�ementation

Le �ltrage num�erique est impl�ement�e en pratique sur des processeurs �a virgule �xe ou 
ottante,
mais dont la pr�ecision num�erique est born�ee par le nombre de bits utilis�es pour repr�esenter les
signaux et les param�etres des �ltres. On se heurte en pratique �a deux probl�emes distincts:

1. Probl�emes li�es �a la quanti�cation des coe�cients des �ltres

2. Probl�emes li�es aux limites de pr�ecision des calculs et aux limites de repr�esentation des
r�esultats.
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2.6.1 Quanti�cation des coe�cients et position des pôles

Sensibilit�e des positions des pôles

Bien que les racines d'un polynômes varient continûment en fonction des coe�cients du
polynôme, il arrive souvent que les pôles soient mal conditionn�es, c'est �a dire qu'une tr�es
petite variation des coe�cients entrâ�ne une importante variation de la position des pôles.
Ainsi consid�erons un polynôme P (z) d�e�nit par

P (z) = a0 + a1z
1 + a2z

2 + :::+ zp =
pY
i=1

(z � zi)

on a imm�ediatement

@P (z)

@ai
= zi =

pX
k=1

@P (z)

@zk

@zk
@ai

et
@P (z)

@zi
= �Y

j 6=i

(z � zj)

Cette derni�ere �equation �evalu�ee en z = zj donne �nalement

zij =

 
@P (z)

@ai

!
z=zj

=
pX

k=1

@zk
@ai

 
@P (z)

@zk

!
z=zj

=
@zj
@ai

 
@P (z)

@zj

!
z=zj

= �@zj
@ai

Y
k 6=j

(zj � zk)

et donc

@zj
@ai

=
�zijQ

k 6=j(zj � zk)
(2.21)

Ce qui donne l'expression de la sensibilit�e du pôle zj par rapport aux variations du param�etre
ai. Il apparâ�t clairement que les probl�emes se posent lorsque le d�enominateur devient petit,
c'est �a dire lorsque les pôles sont proches les uns des autres. On remarque d'autre part que la
d�ependance par rapport �a l'indice i n'intervient que par le degr�e de zj au num�erateur. Lorsque
les pôles sont proches du cercle unit�e, la sensibilit�e (en module) du pôle zj par rapport aux
variations du param�etre ai est approximativement la même pour tous les param�etres ai.

Quanti�cation des param�etres

Les param�etres des �ltres n'�etant cod�es en pratique que sur un nombre de bits �ni, ils ne peu-
vent prendre qu'un certain nombre de valeurs. Cette quanti�cation des valeurs des param�etres
entrâ�ne une quanti�cation des positions des pôles et des z�eros du �ltre: ceux-ci ne peuvent
être plac�es qu'en un nombre �ni d'endroits dans le plan complexe.
Prenons par exemple le cas de la cellule r�ecursive du second ordre dans sa forme directe (aussi
appel�ee transverse) (�gure 2.15 �a gauche). Si les deux pôles conjugu�es ont pour module r et
argument �� nous avons vu que la fonction de transfert peut s'�ecrire

H(z) =
1

1 � 2rz�1 cos(�) + r2z�2
=

1

1 + a1z�1 + a2z�2

nous avons donc a1 = �2r cos(�) et a2 = r2. Ainsi il apparâ�t clairement que si les param�etres
a1 et a2 sont quanti��es uniform�ement, alors
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Figure 2.15: Cellule du second ordre: a gauche, impl�ementation directe. A droite, impl�ementation
coupl�ee.

1. le module-carr�e des pôles (et donc le module) est quanti��e uniform�ement (a2 = r2)

2. la partie r�eelle des pôles est quanti��ee uniform�ement (a1 = �2r cos(�))
La �gure 2.16 montre les positions possibles pour les pôles pour une quanti�cation uniforme de
a1 et a2 �a 9 niveaux. On remarque que le quart de disque n'est pas `couvert' de fa�con uniforme
(peu de pôles au voisinage de l'axe r�eel). De plus, la quanti�cation uniforme de a1 et a2 est
mal adapt�ee �a la g�eom�etrie du domaine de stabilit�e du �ltre (triangle de stabilit�e Fig. 2.4)
puisqu'une grande partie des couples (a1; a2) correspondent �a des �ltres instables.
Dans l'impl�ementation dite `coupl�ee' (�gure 2.15 �a droite), la fonction de transfert du �ltre en
fonction de u1 et u2 est donn�ee par:

H(z) =
u1z

�1 � u1u2z
�2

1 � 2u2z�1 + (u21 + u22)z�2

et les param�etres u1 et u2 peuvent être reli�es aux pôles par

u1 = r sin(�) et u2 = r cos(�)

par cons�equent si u1 et u2 sont quanti��es, les pôles ne peuvent prendre qu'un nombre �ni
de positions, donn�ees sur la �gure 2.16 �a droite. Ici aussi, la quanti�cation uniforme des
coe�cients est inadapt�ee au domaine de stabilit�e du �ltre. De ce point de vue, la structure en
treillis permet, avec une quanti�cation uniforme des coe�cients k1 et k2 de couvrir la totalit�e
du domaine de stabilit�e (puisque celui-ci est un carr�e dans le plan k1 k2). On voit que le choix
d'une structure de r�ealisation du �ltre doit tenir compte de la quanti�cation des positions des
pôles.
On retiendra les r�esultats g�en�eraux suivants:

� Il est en g�en�eral d�econseill�e d'impl�ementer un �ltre d'ordre �elev�e sous la forme directe
car la quanti�cation des coe�cients a de fortes r�epercussions sur les positions des pôles
(Eq. 2.21).

� Les �ltres r�ealis�es par mise en s�erie ou en parall�ele de cellules du second ordre sont
beaucoup moins sensibles �a la quanti�cation des coe�cients que sous la forme directe.

� Les �ltres en treillis sont �egalement peu sensibles �a la quanti�cation des coe�cients de
r�e
exion [Markel 75a].

On en conclut qu'en pr�esence d'un �ltre d'ordre �elev�e, on a int�erêt en pratique �a d�ecomposer
la fonction de transfert en cellules d'ordre inf�erieur, mises en parall�ele ou en s�erie.
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Figure 2.16: Positions des pôles pour une quanti�cation des param�etres d'une cellule du second ordre
sous la forme directe (�a gauche) et coupl�ee (�a droite).

2.6.2 Bruit de calcul et d�epassement dans les �ltres

Les �ltres num�eriques n�ecessitent des additions et des multiplications qui introduisent des
erreurs dues �a la troncature des r�esultats: en e�et, deux nombres cod�es chacun sur 16 bits et
multipli�es entre eux donnent un r�esultat sur 32 bits. Ce r�esultat est g�en�eralement tronqu�e ou
arrondi �a 16 bits. Cette op�eration introduit un bruit g�en�eralement appel�e `bruit de calcul'. Ce
bruit n'a�ecte au d�epart que le bit de poids le plus faible mais en se propageant dans le �ltre,
il peut être ampli��e et devenir audible, ce qui doit être �evit�e dans les applications de haute
�d�elit�e.
Pour �evaluer l'importance de ce bruit, on le mod�elise en g�en�eral par un bruit blanc de variance
�2 d�ecorr�el�e du signal et additionn�e au r�esultat d'une multiplication. Nous ferons donc les
hypoth�eses suivantes:

1. Chaque op�eration de troncation ou d'arrondi est repr�esent�e par un bruit additif ei(n) de
variance �2

i .

2. Les signaux ei(n) sont blancs, d�ecorr�el�es de l'entr�ee du �ltre, et non-corr�el�es entre eux.

3. Chaque signal ei(n) est inject�e �a l'endroit o�u est e�ectu�e une troncature ou un arrondi.

Si q est le pas de quanti�cation des �echantillons du signal, nous avons

�2
i =

q2

12

qu'il y ait troncature ou arrondi, mais

E(e(n)) = 0 pour l'arrondi (2.22)

E(e(n)) = �q
2

pour la troncature (2.23)

La �gure 2.17 montre comment est mod�elis�e le bruit de calcul pour un �ltre B(z)=A(z)
impl�ement�e sous la forme `directe I' puis `directe II'. Deux bruits de calcul dans la forme
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Figure 2.17: Filtre B(z)=A(z) impl�ement�e sous la forme `directe I' (�a droite) puis `directe II' (�a
gauche). Le bruit de calcul est mod�elis�e par les signaux e1, e2 et e

`directe II' (�a gauche) sont introduits, l'un (e1) globalement apr�es multiplication par les ai,
l'autre (e2) apr�es multiplication par les bi, c'est �a dire directement en sortie du �ltre. Dans
la forme `directe I' (�a droite) les r�esultats des multiplications par les ai et les bi peuvent être
accumul�es dans un seul registre puis tronqu�es (ou arrondis): une seule source de bruit (e) est
alors introduite.
Il apparâ�t clairement que chaque source de bruit va être �ltr�ee par une partie du �ltre, en
fonction de l'endroit o�u elle est introduite. Par exemple, dans la forme `directe II' (�a gauche),
e1 est introduit �a l'entr�ee du �ltre et donc subira l'e�et de B(z)=A(z) alors que e2, introduit
�a la sortie du �ltre ne subit aucun �ltrage. Dans la forme `directe I' (�a droite) le bruit e est
introduit apr�es le �ltrage par les bi et ne subit donc que l'e�et de la partie 1=A(z).
On obtient donc en sortie les sommes des bruits de calcul �ltr�es par des `sous-�ltres' du �ltre
original.

Il est alors facile de voir que puisque les sources de bruit ei(n) sont d�ecorr�el�ees entre elles,
et d�ecorr�el�ees du signal d'entr�ee (et donc du signal en sortie), la puissance du bruit en sortie du
�ltre est la somme des puissances de chaque source de bruit, apr�es passage dans le sous-�ltre
correspondant. Si l'on note Hi(z) le sous-�ltre correspondant au bruit ei(n) (c'est �a dire la
fonction de transfert entre le point o�u le bruit est introduit et la sortie du �ltre) il est facile de
voir que la puissance totale �2

s des bruit de calcul en sortie est

�2
s =

IX
i=1

�2
iK

2
i

o�u Ki repr�esente le gain non-coh�erent du �ltre Hi(z) comme il a �et�e d�e�ni au paragraphe 2.4.1.
Soit encore

�2
s =

IX
i=1

�2
i

1X
n=�1

h2i (n) =
IX
i=1

�2
i

Z 1
2

� 1
2

jHi(f)j2df

o�u hi(n) repr�esente la r�eponse impulsionnelle du �ltre Hi(z).

Exemple: structures directes Pour un �ltre B(z)=A(z) impl�ement�e sous la forme directe
I ou II nous avons:

�2
s =

q2

12

Z 1
2

� 1
2

1

jA(f)j2df Pour la forme directe I (2.24)
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�2
s =

q2

12

0
@1 + Z 1

2

� 1
2

�����B(f)A(f)

�����
2

df

1
A Pour la forme directe II (2.25)

puisque dans le premier cas, le bruit de calcul e subit l'action de 1=A(z) seulement, alors que
dans le second, e2 n'est pas �ltr�e et e1 subit l'action de B(z)=A(z). Ainsi le compromis entre
les deux structures est:

� Pour la structure directe I, une seule source de bruit, mais �ltr�ee par 1=A(z) de gain
non-coh�erent �eventuellement �elev�e.

� Pour la structure directe II, deux sources de bruit, l'une non-�ltr�ee, l'autre �ltr�ee par
B(z)=A(z).

Il n'est pas possible de dire en g�en�eral quelle structure permet d'obtenir le plus petit bruit
de calcul, car celui-ci d�epend des param�etres du �ltre. Par exemple, si le �ltre 1=A(z) a des
pôles tr�es proches du cercle unit�e, bien que B(z)=A(z) ait un gain non-coh�erent relativement
faible (par exemple si les z�eros de B(z) sont proches des pôles de 1=A(z)), alors la structure
directe I va consid�erablement ampli�er le bruit e, alors que la structure directe II produira
un bruit de calcul faible. Un exemple de ce type est donn�e sur la Fig. 2.18. Le �ltre est un
�ltre passe-bande dont les pôles sont proches du cercle unit�e (�gure de gauche). La fonction de
transfert de la partie 1=A(z) est jusqu'�a 80dB au dessus de celle du �ltre complet B(z)=A(z).
En revanche, si les pôles sont �eloign�es du cercle unit�e, le gain non-coh�erent de 1=A(z) n'est
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Figure 2.18: Filtre passe-bande. A gauche, les pôles `?' et les z�eros `o' sont proches du cercle unit�e.
A droite, r�eponse en fr�equence du �ltre complet B(z)=A(z) (pointill�es) et de la partie 1=A(z) (traits
pleins). Le gain coh�erent du �ltre complet est -7dB et celui de la partie 1=A(z) est de 56dB.

pas �elev�e, de sorte que la structure directe I est plus avantageuse que la structure directe II.

Exemple: structures cascade La structure en cascade est donn�ee �a la �gure 2.19. On voit
que la fonction de transfert est d�ecompos�ee sous la forme d'un produit de cellules du second
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ordre.

H(z) =
B(z)

A(z)
=

pY
i=1

bi0 + bi1z
�1 + bi2z

�2

1 + ai1z
�1 + ai2z

�2
=

pY
i=1

Bi(z)

Ai(z)
(2.26)

z-1

z-1

x y0b

z-1

z-1

z-1

z-1

....

b1

b1

-a 1

2-a

Figure 2.19: Filtre B(z)=A(z) impl�ement�e sous la forme cascade

La même �etude que pr�ec�edemment permet d'�evaluer le bruit de calcul en sortie: chaque cellule
du second ordre introduit un bruit de calcul qui est �ltr�e par 1=Ai(z) puis par les cellules en
aval. Ainsi le bruit de calcul �a la cellule d'indice i de variance �2

i devient en sortie:

�2
is = �2

i

Z 1
2

� 1
2

1

jAi(f)j2
pY

k=i+1

�����Bk(f)

Ak(f)

�����
2

df

et le bruit de calcul total en sortie est la somme des bruits dus �a chaque cellule. Ces bruits
�etants ind�ependants, nous avons en supposant que tous les bruits de calcul ont la même variance
(�2

i = �2)

�2
s =

pX
i=1

�2
is = �2

pX
i=1

Z 1
2

� 1
2

1

jAi(f)j2
pY

k=i+1

�����Bk(f)

Ak(f)

�����
2

df (2.27)

On voit que pour minimiser la puissance du bruit de calcul en sortie, on peut:

1. Minimiser chaque terme
���Bk(f)
Ak(f)

���2.
2. Ordonner les cellules pour que le terme

���Bk(f)
Ak(f)

���2 le plus important ne soit pris en compte
qu'une fois, et ainsi de suite.

Pour minimiser chaque terme
���Bk(f)
Ak(f)

���2, on a le choix d'associer �a un pôle n'importe quel

z�ero pour obtenir chaque cellule du second ordre (en e�et, l'�equation 2.26 montre que les
num�erateurs peuvent être permut�es sans changer la fonction de transfert du �ltre). L'�etude
exhaustive de toutes les permutations possibles est clairement trop lourde pour être faite
syst�ematiquement. On utilise en pratique la m�ethode suivante: on associe un pôle tr�es r�esonant
(responsable d'une forte valeur du gain) au z�ero le plus proche possible, ce qui a pour e�et de
diminuer le gain de la cellule. Ainsi, on classe les pôles par module d�ecroissant, et on associe
�a chaque pôle le z�ero qui lui est le plus proche. Bien que sous-optimale, cette m�ethode permet
cependant d'obtenir de bons r�esultats.

En�n on remarque dans l'�equation 2.27 que la cellule d'indice i = 1 n'apparâ�t qu'une fois,
celle d'indice i = 2 apparâ�t 2 fois etc. Pour minimiser l'int�egrale, on a int�erêt �a placer la
cellule de plus fort gain en premier, a�n qu'elle n'apparaisse qu'une fois et ainsi de suite.
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Dynamique et facteurs d'�echelle. Dans une impl�ementation d'un �ltre, il est n�ecessaire
de faire en sorte que les calculs interm�ediaires ne d�epassent pas la dynamique maximum. Cela
peut repr�esenter un probl�eme important lorsque les cellules qui constituent le �ltre pr�esentent
de fortes r�esonances. Ainsi dans la structure en cascade (�gure 2.19) il est important que
les signaux en sortie de chaque cellule ne d�epassent pas la dynamique maximale. On voit
clairement que l'on peut introduire des gains multiplicatifs gi entre chaque cellule du second
ordre sans changer la fonction de transfert, pourvu que le produit des gains soit �egal �a 1. C'est
g�en�eralement ce que l'on fait en pratique. Il faut cependant remarquer que les gains gi a�ectent
�egalement le bruit de calcul, et que par cons�equent, les gains les plus faibles ont int�erêt �a être
plac�es pr�es de la sortie du �ltre. On proc�ede de la fa�con suivante:

On fait pr�ec�eder chaque cellule du second ordre par un gain gi de telle sorte que le `niveau'
maximal du signal en sortie de la cellule soit juste au maximum de la dynamique. Le dernier
gain est plac�e en sortie du �ltre de fa�con que

Qp+1
i=1 gi = 1.

Pour mesurer le `niveau' maximal du signal en sortie de chaque cellule, on peut recourir �a
plusieurs m�ethodes:
En th�eorie, il faut utiliser le niveau instantan�e maxn jynj car un d�epassement de ce niveau
entrâ�nerait un �ecrêtage du signal. Pour s'assurer que le niveau max en sortie maxn jynj est
inf�erieur �a la dynamique M pour une entr�ee inf�erieure �a la dynamique, il faut et il su�t que

gi

 
1X

n=�1

jhnj
!
� 1

o�u hi repr�esente la r�eponse impulsionnelle de la cellule. Cette condition, qui correspond �a la
norme L1 donne en pratique une estimation tr�es `conservatrice' du niveau maximal du signal
en sortie (le niveau de sortie max n'est en pratique jamais atteint, bien qu'en th�eorie cela soit
possible).
Une autre fa�con de proc�eder consiste �a dire que le niveau en sortie correspondant �a une si-
nuso��de d'amplitude �egale �a la dynamiquemaximale en entr�ee doit être inf�erieur �a la dynamique
maximale. On voit facilement que cela n'est v�eri��e que si

gi

�
max
0�f�1

jH(f)j
�
� 1

Une troisi�eme fa�con de proc�eder consiste �a s'assurer que pour un bruit blanc en entr�ee, l'�energie
de la sortie du �ltre est inf�erieure �a celle de l'entr�ee. Cela correspond �a imposer au gain non-
coh�erent du �ltre d'être inf�erieur �a 1:

g2i

 
1X

n=�1

jhnj2
!
� 1

On montre facilement que le premier crit�ere implique le deuxi�eme, qui implique le troisi�eme.
On pourra consulter [Massie 93, Oppenheim 89] pour plus d'information sur ce sujet.
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Chapitre 3

La d�etection de la fr�equence
fondamentale

3.1 Probl�eme pos�e

La d�e�nition de la fr�equence fondamentale, �evidente dans le cas d'un signal p�eriodique, l'est
beaucoup moins dans le cas g�en�eral des signaux r�eel. Les signaux rencontr�es en pratique sont
au mieux "presque" p�eriodiques, notion elle même di�cile �a bien d�e�nir. On se placera la
plupart du temps dans le cas id�eal d'un signal strictement p�eriodique, en sachant que ce cas
d'�ecole est d'un int�erêt limit�e puisque d'une part il ne se rencontre jamais en pratique, d'autre
part la d�etection de la fr�equence fondamentale dans ce cas est extrêmement simple! Pour tout
ce qui suit, on pourra se r�ef�erer �a [Hess 83b], [Markel 76] ou [Hess 83a].

3.2 Rappel: les notions d'harmoniques et de formants

Un signal strictement p�eriodique de p�eriode T0 lorsqu'il est observ�e sur un grand nombre de
p�eriodes poss�ede un spectre form�e de raies r�eguli�erement espac�ees, les harmoniques, s�epar�ees
par un intervalle de 1=T0, et d'amplitudes di��erentes les unes des autres. Il est toujours possible
de d�ecomposer ce spectre en deux composantes multiplicatives:

1. Un spectre de raies plat (un peigne fr�equentiel o�u les raies sont espac�ees de 1=T0)

2. Une "enveloppe" spectrale multiplicative qui est d�e�nie �a chaque harmonique par l'am-
plitude de l'harmonique dans le signal original.

La premi�ere composante correspond temporellement �a une s�erie d'impulsions de Dirac espac�ees
de T0. Cette composante seule retient l'information sur la fr�equence du signal.
La seconde composante peut être consid�er�ee comme la fonction de transfert en amplitude d'un
�ltre. Elle contient l'information sur le timbre du signal. Ses maxima d'amplitude sont appel�es
les formants.
Le signal est donc mod�elis�e par le �ltrage d'une s�erie d'impulsions de dirac. Ainsi, (Fig. 3.1)
pour un signal p�eriodique, on peut distinguer les harmoniques (chaque raie de son spectre)
et les formants (les endroits du spectre o�u les harmoniques ont une amplitude localement
maximale). Bien que pour un signal donn�e la r�eponse en fr�equence du �ltre ne soit connue

49
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Figure 3.1: A gauche: train d'impulsions, avant (en haut) et apr�es (en bas) �ltrage. A droite: spectre
du signal �ltr�e, et en pointill�e r�eponse en amplitude du �ltre.

qu'aux harmoniques, elle peut être extrapol�ee (ne serait-ce que si la fr�equence fondamentale
varie). Ses maxima, les formants, ne correspondent en g�en�eral pas avec les harmoniques. Il est
important de bien di��erencier ces deux notions.

3.3 M�ethodes �a court terme

3.3.1 Techniques de corr�elation

AMDF, Average Magnitude Di�erence Function

Pour mesurer la similarit�e entre deux p�eriodes du signal, on peut utiliser la formule suivante
qui d�e�nit l'AMDF:

AMDF (k) =
1

N � k

N�k�1X
n=0

jxn � xn+kj (3.1)

Si le signal est parfaitement p�eriodique de p�eriode T0, AMDF (i � T0) est bien sûr nul.
AMDF (k) peut être vu comme la mesure de l'amplitude absolue en sortie d'un �ltre RIF
Hk dont la r�eponse impulsionnelle est:

hn =

8><
>:

1 n = 0
�1 n = �k
0 ailleurs

Ce �ltre est commun�ement appel�e un �ltre en peigne ou `comb �lter' en raison de sa r�eponse
en fr�equence en forme de peigne: On a H(z) = 1� zk ce qui montre que le �ltre s'annule pour
toutes les fr�equences multiples de 1=k.
En �ltrant le signal par les �ltres correspondant �a di��erentes valeurs de k, et en �evaluant
l'amplitude en sortie, on peut d�eterminer la valeur de k qui fournit la sortie la plus faible, et
la retenir comme valeur de la p�eriode.
Cette m�ethode a surtout �et�e utilis�ee pour sa simplicit�e num�erique (pas de multiplication)
lorsque les processeurs de traitement du signal savaient surtout faire des additions! Mais elle
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se r�ev�ele tr�es sensible au bruit. C'est l'une des plus anciennes m�ethodes de d�etection de la
fr�equence fondamentale.

Autocorr�elation

L'utilisation de l'autocorr�elation pour la d�etection de la fr�equence fondamentale est tr�es clas-
sique en traitement de la parole. Pour un signal xn, la fonction d'autocorr�elation r̂(k) est
d�e�nie par:

r̂(k) =
1

N � k

N�k�1X
n=0

xnxn+k (3.2)

o�u le param�etre N contrôle l'horizon sur lequel est calcul�ee la fonction. On d�e�nit �egalement
la fonction d'autocorr�elation normalis�ee �r(k) par

�r(k) =

PN�k�1
n=0 xnxn+k�PN�k�1

n=0 x2n
�1=2 �PN�k�1

n=0 x2n+k
�1=2 (3.3)

Les deux fonctions d'autocorr�elation ci-dessus v�eri�ent les propri�et�es:

� Si xn est p�eriodique, r̂(k) et �r(k) le sont aussi, avec la même p�eriode.

� �r(k) � �r(0) = 1 8k l'�egalit�e n'ayant lieu que si xn = �xn+k 8 0 � n < N � k.

Ces deux propri�et�es impliquent que pour un signal p�eriodique, la fonction d'autocorr�elation
poss�ede des pics aux multiples de T0. De plus, la fonction d'autocorr�elation normalis�ee donne
une estimation du `degr�e de p�eriodicit�e' du signal: une valeur maxk �r(k) proche de 1 indique
que le signal est tr�es p�eriodique (dans un sens `large': xn = �xn+k avec � �eventuellement
di��erent de 1).
L'estimation de la fr�equence fondamentale du signal peut donc être faite par le calcul de
l'autocorr�elation (de pr�ef�erence normalis�ee), suivi d'une recherche de maximum.
Un probl�eme fr�equemment rencontr�e est celui du doublement de p�eriode o�u le pic situ�e �a 2T0

poss�ede une amplitude sup�erieure �a celui situ�e �a T0, ce qui conduit �a estimer une fr�equence
fondamentale moiti�ee de la fr�equence fondamentale r�eelle (erreur d'octave). C'est un type
d'erreur qui a�ecte pratiquement toutes les m�ethodes d'estimation du fondamental.
Un autre probl�eme de la fonction d'autocorr�elation est qu'elle est sensible �a l'in
uence des
formants qui peuvent faire apparâ�tre des maxima locaux proches de r(0). Pour r�esoudre ce
probl�eme, on peut pr�e-traiter le signal par des transformations non-lin�eaires repr�esent�ees sur
la Fig. 3.2:

Clippage central On applique au signal une transformation non lin�eaire dont la fonction de
transfert est repr�esent�ee �a gauche sur la Fig. 3.2. Cela signi�e que seuls les �echantillons
du signal d'amplitude su�sante sont conserv�es, les autres sont mis brutalement �a z�ero.
Cette transformation a pour e�et de diminuer consid�erablement l'in
uence des formants,
sans alt�erer la fr�equence du signal.

Clippage central avec compression La fonction de transfert non lin�eaire est repr�esent�ee
au centre sur la Fig. 3.2. Il y a, en plus du clippage, une compression du signal. Cette
m�ethode de pr�etraitement se r�ev�ele plus e�cace que la pr�ec�edente pour les signaux de
parole.
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Figure 3.2: Fonctions de transfert non lin�eaires utilis�ees pour la d�etection de la fr�equence fondamen-
tale.

Clippage central et �ecrêtage La transformation non lin�eaire est repr�esent�ee �a droite sur la
Fig. 3.2. Par sa simplicit�e de calcul (pas de multiplication ni d'addition) cette m�ethode
a �et�e longtemps pr�ef�er�ee aux pr�ec�edentes.

Le niveau de clippage est un important param�etre qu'il faut r�egler avec soin. On prend en
g�en�eral des valeurs variant entre 70% et 80% de l'amplitude maximale du signal [Hess 83b].
L'id�ee qui motive ces techniques de clippage est la n�ecessit�e de rendre plat le spectre du signal
avant de tenter de d�etecter le fondamental. Nous verrons par la suite d'autres m�ethodes
utilis�ees pour arriver �a ce r�esultat.

Le calcul de la fonction d'autocorr�elation n�ecessite un grand nombre de calculs. On peut
n�eanmoins �economiser de fa�con signi�cative en notant que

r̂c(k) = FFT�1(jFFT (x)j2) o�u r̂c(k) =
NX
n=0

xnx<n+k>

o�u les indices sont pris modulo N . r̂c est l'autocorr�elation circulaire du signal (car les indices
sont pris moduloN). Cette autocorr�elation di��ere en g�en�eral de l'autocorr�elation non-circulaire
qui est celle qui nous int�eresse (�equation 3.2). Moyennant quelques pr�ecautions sur la longueur
N de la FFT, il est possible d'utiliser la FFT pour obtenir lesK premi�eres valeurs de la fonction
d'autocorr�elation lin�eaire. En e�et, pour N donn�e, il est facile de voir qu'en prolongeant les
N �echantillons du signal par K valeurs nulles, et en faisant la FFT sur N + K points, les
K premi�eres valeurs de l'autocorr�elation circulaire r̂c(k) et de l'autocorr�elation lin�eaire sont
�egales, au facteur de normalisation 1=(N � k) pr�es. On v�eri�e que pour des grandes valeurs
de N , il est plus int�eressant d'utiliser la transform�ee de Fourier que la formule directe.

On peut montrer en�n que pour un signal stationnaire et pour N assez grand, l'AMDF et
la fonction de corr�elation sont li�es:

AMDF (k) = b(k)
q
2(r(0) � r(k))

o�u b(k) varie lentement avec k.

3.3.2 Techniques fr�equentielles

Histogramme harmonique

Pour d�eterminer la fr�equence du signal, on travaille cette fois dans le domaine spectral. Pour
cela, on proc�ede en plusieurs �etapes:
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1. La premi�ere �etape consiste �a calculer la transform�ee de Fourier du signal sur une fenêtre
de longueur donn�ee.

2. Cette �etape est suivie par une d�etection de pics destin�ee �a localiser les harmoniques
pr�esentes dans le signal.

3. En�n �a partir des pics obtenus, on forme un histogramme des fondamentaux possibles:
on divise chaque fr�equence par 2, 3, 4, etc... et on ajoute leurs contributions, avec ou
sans pond�eration.

Fréqu.Fréqu.

Ampl.
Ampl.

F0 F0

Ainsi, le fondamental est le seul �a recueillir les contributions de toutes les harmoniques pr�esentes,
l'harmonique 2 ne recueillant que celles des harmoniques paires etc... Les sous-multiples du
fondamental recueillent �egalement quelques contributions, mais dans une moindre mesure. Au
total, l'histogramme poss�ede un pic prononc�e �a la fr�equence fondamentale.

Sommes et produits spectraux

Une g�en�eralisation de l'histogramme permet de se d�ebarrasser de l'�etape gênante de la d�etection
de pics. On calcule alors directement deux fonctions appel�ees la somme et le produit spectral.

Somme spectrale: La somme spectrale est d�e�nie par:

S(!) =
KX
k=1

jX(ejk!)j2 pour ! <
�

K
(3.4)

Produit spectral: Le produit spectral est d�e�ni par:

P (!) =
KY
k=1

jX(ejk!)j2 pour ! <
�

K
(3.5)

On voit que le principe est le même que celui de l'histogramme. Le spectre est compress�e
par un facteur k, puis les spectres obtenus sont ajout�es ou multipli�es. Le fondamental se
trouve ainsi consid�erablement renforc�e, et apparâ�t alors sous la forme d'un pic prononc�e facile
�a d�etecter.

Le produit spectral harmonique (et dans une moindre mesure la somme spectrale har-
monique) sont parmi les m�ethodes les plus �ables. Malheureusement, elles font intervenir un
nombre �elev�e de calculs, car le spectre doit être estim�e avec pr�ecision. C'est la raison pour
laquelle les m�ethodes temporelles leur ont �et�e pr�ef�er�ees jusqu'�a pr�esent.
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Figure 3.3: Produit spectral d'un signal de parole
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Spectre �a Q constant

Toujours dans le domaine spectral, il est possible de repr�esenter le spectre non plus selon une
�echelle lin�eaire en fr�equence, mais plutôt selon une �echelle logarithmique. C'est le principe des
analyses "�a Q constant" (o�u Q d�esigne le facteur de qualit�e d'un �ltre �F=F ). L'avantage de
cette m�ethode vient du fait qu'un spectre harmonique pr�esente en �echelle logarithmique une
structure toujours identique, avec simplement un d�ecalage de l'origine. Ses raies ne sont plus
�equidistantes, mais sont s�epar�ees de log(2); log(3=2); log(4=3) etc... Ainsi leur structure est
ind�ependante du fondamental dont la valeur se retrouve uniquement dans la position de la
premi�ere raie (�a log(f0)).
Le calcul du spectre �a Q constant peut être e�ectu�e de di��erentes mani�eres (FFT, transform�ee
en ondelette, etc...). L'int�erêt principal de cette m�ethode vient du fait qu'il est possible de
calculer un moins grand nombre de points qu'avec une simple FFT pour obtenir une r�esolution
donn�ee. En e�et, si la transform�ee de Fourier poss�ede une r�esolution fr�equentielle uniforme sur
l'axe des fr�equences, la transform�ee �a Q constant poss�ede une r�esolution variable, plus �ne dans
les basses fr�equences, qui est mieux adapt�ee aux sons harmoniques. La r�ef�erence [Brown 91]
pr�esente une m�ethode de calcul de transform�ee �a Q constant.

Cepstre

L'id�ee fondamentale derri�ere le cepstre est la suivante: Le signal p�eriodique peut être con-
sid�er�e comme la convolution d'un train d'impulsions par un �ltre amorti. Dans le domaine
des fr�equences, les spectres sont multipli�es: en prenant le log du r�esultat, on obtient la somme
des r�esultats ind�ependants. De cette fa�con, une convolution dans l'espace des temps corre-
spond �a une addition dans le domaine du cepstre: Si les deux spectres ont des caract�eristiques
di��erentes, il devient possible de les s�eparer. On d�e�nit le Cepstre complexe et le Cepstre par:

Cepstre complexe: Le cepstre complexe est obtenu en calculant la transform�ee de Fourier du
signal, en prenant le logarithme complexe (voir plus loin) puis en prenant la transform�ee
de Fourier inverse du r�esultat.

x̂(n) = FFT�1(log(FFT (xn))) =
1

2�

Z �

��
log(X(ej!))ej!nd! (3.6)

Cepstre: Le cepstre est obtenu en calculant le logarithme r�eel du module:

C(n) = FFT�1(log(jFFT (xn)j)) = 1

2�

Z �

��
log(jX(ej!)j)ej!nd! (3.7)

Le logarithme d'un nombre complexe est d�e�ni de la fa�con suivante:

log(z) = log(jzj) + j � arg(z)

On voit que puisque l'argument d'un complexe est d�e�ni �a 2� pr�es, le log d'un nombre complexe
est d�e�ni �a 2j� pr�es. Il est possible de d�e�nir la phase du complexe FFT (xn) de fa�con �a
conserver la propri�et�e d'`additivit�e' du logarithme: log(a � b) = log(a) + log(b). Ceci nous
permettra dans la suite d'�etablir les propri�et�es importantes du cepstre complexe.

Le Cepstre v�eri�e les propri�et�es suivantes:
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1. Le Cepstre complexe et le Cepstre sont des r�eels lorsque le signal est r�eel. Ce sont des
signaux temporel.

2. C(n) = 1
2
(x̂(n) + x̂(�n)).

3. Le cepstre (r�eel ou complexe) de la convolution de deux signaux est la somme de leurs
cepstres respectifs.

4. Si le signal poss�ede une transform�ee en Z de la forme

X(z) =

A
N0Y
k=1

(1 � akz
�1)�

N1Y
k=1

(1� bkz)

D0Y
k=1

(1� ckz
�1)�

D1Y
k=1

(1� dkz)

avec jaij < 1; jbij < 1; jcij < 1; jdij < 1

avec pour domaine de convergence une couronne comprenant le cercle unit�e, son cepstre
complexe s'�ecrit

x̂(n) =

8>>>>>>><
>>>>>>>:

log(A) n = 0
D0X
k=1

cnk
n
�

N0X
k=1

ank
n

n > 0

D1X
k=1

b�nk
n
�

N1X
k=1

d�nk
n

n < 0

(3.8)

5. Le cepstre (r�eel ou complexe) de la r�eponse impulsionnelle d'un �ltre causal peu r�esonant
est localis�e autour de z�ero (car les complexes ai, bi, ci et di ont un module peu proche de
l'unit�e).

6. Le cepstre complexe de la r�eponse impulsionnelle d'un �ltre en peigne H(z) = 1=(1 �
cKzK) est un peigne d'impulsions d'amplitudes d�ecroissantes localis�ees aux valeurs tem-
porelles lK avec l > 0:

x̂(n) =

(
Kcn

n
n = lK et 0 < l

0 ailleurs
(3.9)

7. Un signal �a phase minimale poss�ede un Cepstre complexe nul �a gauche de z�ero.

8. Un signal �a phase maximale poss�ede un Cepstre complexe nul �a droite de z�ero.

D�emonstrations:

� Les trois premi�eres propri�et�es sont des cons�equences imm�ediates des propri�et�es de la
transform�ee de Fourier et de la d�e�nition du logarithme complexe.
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� Pour montrer la quatri�eme propri�et�e, il su�t de prendre le logarithme de la fraction
rationnelle, et d'�ecrire le d�eveloppement en s�erie enti�ere du log autour de 1.

log(1� �z�1) = �
1X
n=1

�nz�n

n

o�u la s�erie converge lorsque j�z�1j < 1. On obtient ainsi la transform�ee en Z du cepstre
complexe, et par identi�cation des termes en zn, les �echantillons x̂(n).

� La propri�et�e 6 s'obtient en utilisant le r�esultat pr�ec�edent avec ak = bk = dk = 0, et
ck = c exp(2j�k=K) pour 0 � k < K.

� Les deux propri�et�e suivantes d�ecoulent de la d�e�nition des signaux �a phase minimale, ou
maximale, chap. 2.

Les remarques pr�ec�edentes permettent d'appliquer la technique du cepstre �a la d�etection
de la fr�equence fondamentale: Le signal est mod�elis�e par un train d'impulsions �ltr�e par un
�ltre "doux" (de r�eponse impulsionnelle su�samment amortie). On peut consid�erer le train
d'impulsion d'espacement K comme la r�eponse impulsionnelle d'un �ltre en peigne H(z) =
1=(1� czK) avec c proche de 1. D'apr�es ce qui pr�ec�ede, le cepstre (r�eel ou complexe) du signal
est la somme d'un train d'impulsions espac�ees de K (propri�et�e 6) et du cepstre de la r�eponse
impulsionnelle du �ltre (propri�et�e 3). Le �ltre �etant peu r�esonant, le cepstre de sa r�eponse
impulsionnelle a un support temporel limit�e autour de z�ero (propri�et�e 5). Il devient donc ais�e
de di��erencier la contribution du �ltre (l'aspect formantique) centr�e autour de n = 0 et la
p�eriode du signal, repr�esent�ee par des pics espac�es de T0 = K. C'est la base de nombreux
syst�emes de d�etection du fondamental. Les m�ethodes Cepstrales pr�esentent cependant un
certain nombre de probl�emes:

� Il est n�ecessaire d'appliquer au signal une fenêtre de pond�eration, ce qui dans le cas de
fondamentaux de fr�equence basse (faible nombre de p�eriodes dans la fenêtre) att�enue
fortement les pics cepstraux.

� Si le signal poss�ede peu d'harmoniques, son cepstre ne pr�esente plus de pic �a n = T0 (cas
limite d'une sinuso��de).

Le cepstre permet �egalement d'obtenir la version minimum-phase ou maximum-phase d'un
signal, conform�ement aux propri�et�es vues ci-dessus. Le cepstre est utilis�e non seulement en
traitement de la parole, mais aussi en traitement du son (d�e-r�everb�eration) et en traitement
d'image (am�elioration du contraste).

3.3.3 Maximum de vraisemblance

On fait ici l'hypoth�ese que le signal observ�e an est la somme d'un signal purement p�eriodique
xn de p�eriode P et d'un bruit gaussien blanc en de variance �2.
La densit�e de probabilit�e du signal observ�e en fonction du signal xn, de P et de �2 est:

p(a=x; P; �2) =
1

(2��2)N=2
exp(

�1
2�2

N�1X
n=0

(an � xn)
2)
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Figure 3.4: Spectre et cepstre r�eel de signaux de parole. Voix d'homme.
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Figure 3.5: Spectre et cepstre r�eel de signaux de parole. Voix de femme.
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o�u N est le nombre d'�echantillons observ�es. La technique du maximum de vraisemblance
consiste, connaissant les observations an, �a trouver les param�etres xn, P et �2 qui maximisent
la probabilit�e d'observer an. Pour cela, la densit�e de probabilit�e est maximis�ee suivant xn, puis
�2, puis P [Wise 76].
La maximisation de p(a=x; Ps; �2) par rapport �a xn, en tenant compte du fait que xn est
p�eriodique de p�eriode P donne:

x̂n;P =
1

K

K�1X
k=0

an+kP

o�u K repr�esente le nombre de p�eriodes observ�ees (N = KP ).
La maximisation de p(a=x; P; �2) par rapport �a �2 donne:

�̂2 =
1

N

N�1X
n=0

(an � x̂n;P )
2

Finalement, maximiser par rapport �a P revient �a maximiser:

E(P ) =
1

K

"
ra(0) + 2

K�1X
k=1

ra(k � P )

#
(3.10)

Ici, ra(k) est la fonction d'autocorr�elation d�e�nie plus haut. On voit que E(P ) est une moyenne
pond�er�ee entre les valeurs de l'autocorr�elation du signal aux multiples de P .
On trace donc E(P ) pour di��erentes valeurs de P , puis on choisit le maximumde cette fonction.
On note les propri�et�es suivantes:

� Si le signal est purement p�eriodique de p�eriode T0, E(P ) poss�ede des pics r�eguli�erement
espac�es et d'amplitude voisine.

� En revanche, si le signal n'est pas strictement p�eriodique, les coe�cients d'autocorr�elation
ne sont plus �egaux �a ra(0) pour les multiples de P , et la pond�eration implicite dans
l'�equation (3.10) favorise les valeurs de P �elev�ees: il y a moins de termes dans la somme,
ce qui favorise le terme ra(0) qui est le plus important. Les pics sont plus prononc�es pour
les multiples de la p�eriode!

Cette m�ethode a �et�e modi��ee pour �eviter ce probl�eme. Le maximum de vraisemblance reste un
estimateur relativement robuste (insensible au bruit) mais qui a tendance �a faire des erreurs
d'octaves.

La r�ef�erence [Doval 94] d�ecrit �egalement un syst�eme bas�e sur la maximisation de la vraisem-
blance dans un contexte bay�esien. La vraisemblance prend en compte l'existence de com-
posantes non-harmoniques dans le signal, la `r�egularit�e' de l'enveloppe spectrale (voir plus
loin dans ce chapitre), la possibilit�e d'absence de certaines harmoniques (par exemple les har-
moniques paires pour les sons de clarinette), etc. Les densit�e de probabilit�e a priori des
param�etres sont obtenues lors d'une �etape d'apprentissage.

3.4 M�ethodes temporelles

Les m�ethodes temporelles permettent une estimation de la p�eriode T0 avec un d�elai minimal,
et des calculs tr�es simples. Pour ces deux raisons, ce furent les premi�eres �a être utilis�ees.
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3.4.1 D�etection du fondamental

Les m�ethodes de d�etection du fondamental s'attachent �a extraire la fr�equence ou la p�eriode de la
premi�ere harmonique (le fondamental) ind�ependamment du reste de la structure harmonique.
Il est clair qu'elles ne peuvent fonctionner que lorsque le fondamental est pr�esent dans le signal,
ce qui n'est pas toujours le cas (voix t�el�ephonique, etc). Ce sont les m�ethodes les plus simples
de cette cat�egorie, on en compte environ trois, par ordre de complexit�e croissante.

L'estimateur des passages par z�ero C'est le plus �el�ementaire des d�etecteurs. Le signal est
�ltr�e par un �ltre passe-bas, puis on d�etecte ses passages par z�ero dans un sens bien pr�ecis
(par exemple du n�egatif vers le positif). Lorsque le signal ne poss�ede qu'une sinuso��de,
cela fonctionne bien, mais en pr�esence d'harmoniques multiples, on peut observer plus
de deux passages par z�ero pendant une p�eriode. Une condition n�ecessaire et su�sante
pour n'en observer que deux par p�eriode, ind�ependamment des phases respectives des
composantes, est la suivante:

RSI = 20 log(
A(1)

KX
k=2

kA(k)

) > 0

o�u A(k) repr�esente l'amplitude de l'harmonique k. Cette condition n'est que rarement
satisfaite dans le signal original, d'o�u la n�ecessit�e de �ltrer par un �ltre de pente tr�es
raide. La Fig. 3.6 �a gauche pr�esente un exemple d'analyse sur un son de piano. Un des
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Figure 3.6: D�etection du fondamental par estimateur des passages par z�ero (�a gauche), estimateur �a
seuil non nul (au centre) et estimateur �a deux seuils et m�emoire (�a droite).

probl�emes de cette technique est la n�ecessit�e d'adapter la fr�equence de coupure du �ltre
�a la fr�equence fondamentale du signal (sous peine de voir disparâ�tre le fondamental, ou
d'att�enuer insu�samment les harmoniques).

L'estimateur avec seuil non nul Pour am�eliorer les performances de l'estimateur pr�ec�edent,
on peut d�etecter non pas les passages par z�ero, mais par un seuil plus �elev�e. On voit que
si ce seuil est correctement choisi, on �evite certains cas pathologiques. Cette technique
permet de �ltrer par un �ltre moins raide que pr�ec�edemment. En revanche, elle n�ecessite
l'adaptation du seuil �a l'amplitude court-terme du signal, et est sensible �a la polarit�e du
signal. La Fig. 3.6 au centre pr�esente un exemple d'analyse �a seuil non nul sur un son de
piano.
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L'estimateur �a deux seuils et m�emoire On se �xe ici deux seuils, g�en�eralement de signe
oppos�e, et l'on d�etecte les passages par ces deux seuils en �eliminant les passages cons�ecutifs
par un même seuil. Cette technique rend l'estimation plus robuste, et donc permet un
�ltrage plus doux. En revanche, il y a d�esormais deux seuils �a adapter. La Fig. 3.6 �a
droite pr�esente un exemple d'analyse �a deux seuils et m�emoire sur un son de piano.

Les principaux avantages de ces m�ethodes sont leur simplicit�e et leur rapidit�e. Elles fonction-
nent bien dans un certain nombre de cas (parole, avec fondamental pr�esent), mais peuvent
donner des erreurs grossi�eres (lorsque deux passages sont d�etect�es au lieu d'un) ainsi que des
erreurs plus �nes: si l'amplitude du signal varie brusquement, les estimateurs �a seuils non-nuls
pr�esentent un biais signi�catif [Hess 83b].

3.4.2 Analyse structurelle

L'analyse structurelle nous vient du monde de l'analogique pour lequel cette m�ethode a �et�e
invent�ee. On se place ici dans le cas du signal de parole. Dans ce cas, chaque p�eriode est
compos�ee de la r�esonance du conduit vocal, r�esonance qui est suppos�ee relativement amortie.
On en d�eduit que la forme temporelle du signal doit pr�esenter un maximum d'amplitude �a
l'impulsion glottale, puis une d�ecroissance exponentielle. C'est en e�et ce que l'on observe
dans la plupart des signaux de parole.
L'algorithme consiste donc �a d�etecter les maxima du signal temporel, puis �a appliquer sur cha-
cun d'eux un masqueur temporel en forme d'exponentielle d�ecroissante. Les pics qui d�epassent
les seuils de masquages correspondent donc aux impulsions glottales et sont retenus comme
indicateurs de pitch.
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Cette m�ethode est confront�ee �a deux probl�emes majeurs:

� Les constantes de temps doivent être bien ajust�ees. Si ce n'est pas le cas, de faux pics
sont d�etect�es, ou bien l'impulsion glottale passe inaper�cue.

� Si le signal a subit une distorsion de phase, on n'observe plus la structure temporelle
attendue. Dans ce cas l'algorithme �echoue.

L'avantage de cette m�ethode est qu'elle se prête bien �a une impl�ementation analogique (�a base
de capacit�es et de r�esistances).
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3.4.3 Simpli�cation de la structure temporelle

Pour se d�ebarrasser du probl�eme li�e au r�eglage des constantes de temps des masqueurs expo-
nentiels, une m�ethode consiste �a essayer de simpli�er la forme d'onde du signal. Pour cela, on
tente de retrouver la forme initiale de l'impulsion glottale par �ltrage inverse:
La fonction de transfert du conduit auditif est d'abord �evalu�ee (par une des nombreuses
m�ethodes d'identi�cation, AR etc...), puis le signal d'excitation est obtenu par �ltrage in-
verse. En th�eorie, on obtient ainsi la s�erie d'impulsions glottales qui ont g�en�er�e le signal. La
m�ethode de d�etection pr�ec�edente est alors appliqu�ee au signal d'excitation.
Cette technique apporte une am�elioration sensible �a la m�ethode pr�ec�edente, mais pr�esente les
inconv�enients suivants:

� Le temps de calcul est accru, puisqu'il faut d�esormais estimer un �ltre, et calculer
l'excitation.

� Si un formant (maximumde la r�eponse en fr�equence du �ltre) co��ncide avec le fondamen-
tal, et si la largeur de bande du formant est tr�es faible, le fondamental peut être �elimin�e
lors du �ltrage inverse, et le signal d'excitation ne fait plus apparâ�tre d'impulsion. C'est
souvent le cas des voix aigu�es (voix de femmes et d'enfants) qui poss�edent un petit
nombre d'harmoniques, et pour lesquelles l'estimation autor�egressive a souvent tendance
�a reproduire la structure harmonique plutôt que l'enveloppe spectrale (surtout lorsque
l'ordre du mod�ele est �elev�e, voir chapitre 3.6).

3.4.4 Approche "multi-channel"

Cette m�ethode est une g�en�eralisation de l'"analyse structurelle". L'id�ee consiste �a multiplier
les m�ethodes de d�etection, puis de conserver le r�esultat obtenu par le plus grand nombre de
m�ethodes.
Le signal est d'abord "simpli��e" par 6 op�erateurs qui d�etectent des caract�eristiques et les
remplacent par des pics discrets:

1. D�etection de maximum, le maximum est remplac�e par un pic de même amplitude.

2. D�etection de maximum, le maximum est remplac�e par un pic. Son amplitude est �egale �a
celle du maximum moins celle du minimum pr�ec�edent.

3. D�etection de maximum, le maximum est remplac�e par un pic. Son amplitude est �egale �a
celle du maximummoins celle du maximum pr�ec�edent (ou z�ero si le r�esultat est n�egatif).

4. D�etection de minimum, le minimum est remplac�e par un pic d'amplitude oppos�ee.

5. D�etection de minimum, le minimum est remplac�e par un pic. Son amplitude est �egale �a
celle du maximum pr�ec�edent moins celle du minimum.

6. D�etection de minimum, le minimum est remplac�e par un pic. Son amplitude est �egale
�a moins celle du minimum plus celle du minimum pr�ec�edent (ou z�ero si le r�esultat est
n�egatif).
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Cette proc�edure fournit six signaux tr�es simpli��es (des successions d'impulsions). Chacun de
ces signaux est trait�e par un d�etecteur semblable �a celui d�ecrit plus haut:
On applique sur chaque impulsion un masquage temporel constitu�e d'un palier horizontal suivi
d'une exponentielle amortie. Seules les impulsions �emergeant du masqueur sont prises en
compte pour estimer la p�eriode.
Les six estimations sont compar�ees, et on garde celle qui apparâ�t le plus fr�equemment (avec
une marge de tol�erance).
Parmi les m�ethodes temporelles, cette approche est celle qui fournit les meilleurs r�esultats,
avec un temps de calcul extrêmement r�eduit (pas de calculs, uniquement des comparaisons, et
des d�ecisions).

3.5 Post-traitements

Pour tous les algorithmes pr�esent�es ci-dessus, un post-traitement est n�ecessaire pour �eliminer
les erreurs grossi�eres et lisser les estimations. Le signal est maintenant constitu�e de la suite
des estimations de la fr�equence fondamentale (ou de la p�eriode).

3.5.1 Filtrage m�edian

Cette technique non-lin�eaire est destin�ee �a �eliminer les erreurs isol�ees.
On d�e�nit la m�ediane d'un ensemble de L valeurs xn par:

MedL(xn) = xn+(L+1)=2

o�u xn < xn+1 < ::: < xn+L�1. Ici, on consid�ere que L est impair. Pour calculer la m�ediane
d'un ensemble de points, on les classe par ordre croissant, et on retient la valeur qui se trouve
au milieu de la s�erie ainsi obtenue.
Le �ltrage m�edian poss�ede les propri�et�es suivantes:

� Si le signal xn pr�esente une seule discontinuit�e1 dans la fenêtre de L points, cette dis-
continuit�e n'est pas alt�er�ee. C'est par exemple le cas d'un signal en marche d'escalier
(�echelon de Heavyside).

� En revanche, si xn pr�esente une valeur isol�ee sup�erieure �a ses voisines qui sont pratique-
ment �egales entre elles, elle est �elimin�ee lors du �ltrage m�edian.

� Le �ltrage m�edian est capable de suivre les variations douces du signal.

Le �ltrage m�edian est parfois utilis�e pour d�etecter les impulsions aberrantes dans un signal
(par exemple en observant la di��erence entre le signal original et le signal �ltr�e).
Grâce �a ces caract�eristiques, le �ltrage m�edian permet d'�eliminer les erreurs grossi�eres isol�ees
(typiquement les erreurs d'octave). La �gure Fig. 3.7 pr�esente l'application d'un �ltrage m�edian
points �a un signal contenant des impulsions isol�ees et un �echelon.

1discontinuit�e �a gauche ou a droite, mais pas des deux côt�es.
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Figure 3.7: Signal avant et apr�es �ltrage m�edian.

3.5.2 Lissage lin�eaire

En sortie du �ltrage m�edian, il est possible de lisser les estimations par un �ltrage passe-bas
tr�es simple. On choisit en g�en�eral de convoluer le signal par une fenêtre triangulaire de courte
dur�ee.

3.5.3 Suivi de la fr�equence

Une approche qui donne de meilleurs r�esultats consiste �a retenir �a chaque instant d'analyse
plusieurs valeurs possibles de la fr�equence fondamentale au lieu d'une, en leur a�ectant un
`score' (par exemple la valeur de l'autocorr�elation normalis�ee) qui re
�ete la validit�e de l'estimation.
On cherche alors le chemin qui passe par l'une des estimations du fondamental �a chaque instant
d'analyse, et dont le score total est le meilleur possible. Le score total du chemin est calcul�e �a
partir des scores de chaque estimation, et d'une fonction de coût destin�ee �a p�enaliser les varia-
tions brusques de fondamental etc. Ce chemin optimal peut être obtenu par des techniques de
programmation dynamique classiques [Pigot 83] ou dans un formalisme de mod�eles de Markov
cach�es [Doval 94].
Cette approche [Gri�n 88] permet d'�eviter dans une large mesure les sauts brusques (erreurs
d'octaves par exemple) et donne en g�en�eral de bons r�esultats. Son inconv�enient majeur est le
d�elai d'estimation (puisqu'on utilise les valeurs du fondamental futures et pass�ees).

3.6 Estimation de l'enveloppe spectrale

On a souvent besoin d'estimer l'enveloppe spectrale du signal. Cette estimation est g�en�eralement
faite en même temps que l'estimation du pitch.
On cherche �a obtenir deux fonctions E(!) et �(!) qui permettent de retrouver les amplitudes
et les phases des harmoniques du signal original, et �eventuellement de les estimer lorsque la
fr�equence fondamentale a chang�e.

Le probl�eme qui se pose vient du fait que l'enveloppe spectrale est �echantillonn�ee dans le
domaine des fr�equences tous les f0Hz: on ne connâ�t ses valeurs qu'aux harmoniques alors que
l'on d�esire les connâ�tre pour toutes les fr�equences.
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3.6.1 Estimation par pr�ediction lin�eaire

Une m�ethode assez souvent utilis�ee pour estimer l'enveloppe spectrale est la pr�ediction lin�eaire.
La r�ef�erence [Makhoul 75] pr�esente l'application de la pr�ediction lin�eaire au signal de parole.
L'id�ee consiste �a repr�esenter le signal par un mod�ele autor�egressif et adapter ce mod�ele de fa�con
que l'erreur de pr�ediction soit blanche (c'est �a dire, ait un spectre plat). On est ainsi conduit
�a calculer un �ltre autor�egressif 1=A(z) dont la fonction de transfert permet de retrouver
l'enveloppe spectrale:

� Enveloppe spectrale d'amplitude: E(!) = 1
jA(exp(j!))j

� Enveloppe spectrale de phase: �(!) = � arg(A(exp(j!)))

Dans les cas favorables o�u le signal est de basse fr�equence (c'est �a dire que l'on trouve un nom-
bre su�sant d'harmoniques dans le spectre), et si l'ordre du mod�ele est correctement adapt�e,
la pr�ediction lin�eaire fournit une bonne estimation de l'enveloppe spectrale comme le montre la
premi�ere courbe de la �gure (3.8). Le signal est ici de basse fr�equence, et le mod�ele autor�egressif
d'ordre 30 repr�esente bien l'enveloppe spectrale. Le spectre de droite pr�esente le même r�esultat
dans le cas d'un signal de fondamental plus aigu. On constate que l'enveloppe AR plonge
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Figure 3.8: A gauche: Spectre d'un signal de parole de fondamental bas, et enveloppe AR d'ordre
30. A droite: cas d'un signal de fondamental �elev�e.

entre les harmoniques, et ne suit plus tr�es bien les maxima du spectre. Cela provient ici du fait
que l'ordre est choisi trop important. Cet exemple illustre une des di�cult�es de l'utilisation
d'un mod�ele autor�egressif pour l'estimation de l'enveloppe spectrale: la sensibilit�e par rapport
au choix de l'ordre du mod�ele. De plus, on remarque que le mod�ele autor�egressif a tendance
�a `accrocher' les harmoniques, c'est �a dire �a positionner un maximum de l'enveloppe spectrale
l�a o�u est situ�ee une harmonique. En�n, il est bien connu que les mod�eles AR ne permettent
de bien mod�eliser que les pics de l'enveloppe, et sont beaucoup moins e�caces pour les creux
[Makhoul 75].
L'un des avantages de la mod�elisation autor�egressive est qu'elle fournit une formulation an-
alytique de l'enveloppe: celle-ci peut être directement calcul�ee (en amplitude et en phase) �a
partir de la donn�ee de A(z).
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3.6.2 Estimation de l'enveloppe par le cepstre

Nous avons vu au chapitre 3.3.2 que le cepstre permettait de s�eparer l'information de fr�equence
fondamentale et l'information d'enveloppe. Plus pr�ecis�ement, si l'on consid�ere que le signal est
le r�esultat du �ltrage d'un train d'impulsions de fr�equence f0 par un �ltre H(z) = B(z)=A(z),
le cepstre du signal est la somme du cepstre du train d'impulsions et du cepstre de la r�eponse
impulsionnelle du �ltre H(z) (voir l'�equation 3.8). Comme le cepstre d'un train d'impulsions
est �egalement un train d'impulsions (de hauteur non constante) espac�ees de T0 (p�eriode du
signal), et comme le cepstre de la r�eponse impulsionnelle du �ltre est localis�e autour de t = 0,
il devient possible de s�eparer les deux contributions.
L'id�ee pour obtenir l'enveloppe spectrale du signal consiste donc �a ne retenir que les coe�cients
du cepstre qui correspondent �a la r�eponse impulsionnelle du �ltre H(z) (ceux qui sont localis�es
autour de t = 0). L'algorithme est donc:

1. Calcul du cepstre C(n) du signal x(n).

2. Fenêtrage du cepstre: C(n) = 0 pour jnj > n0.

3. Reconstruction de l'enveloppe spectrale d'amplitude par E(!) = FFT (C(n)).

4. Reconstruction de l'enveloppe spectrale de phase par �(!) = =(FFT (x̂(n))) (on doit
alors utiliser le cepstre complexe).

o�u l'on a choisi n0 < T0. C'est le principe g�en�eral de l'estimation d'enveloppe par technique
cepstrale. La �gure (3.9) montre un exemple d'utilisation du cepstre complexe dans le cas d'un
signal de parole. Il est di�cile sur la �gure de droite d'observer les pics correspondant au train
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Figure 3.9: A gauche: Signal temporel. A droite: Cepstre complexe.

d'impulsions (on les devine �a t = �100). La �gure (3.10) montre cependant que le cepstre peut
être utilis�e pour estimer l'enveloppe spectrale du signal, �a condition qu'un nombre correct de
coe�cients cepstraux soient conserv�es. Lorsque n0 = 45, l'estimation de l'enveloppe spectrale
est �a peu pr�es correcte. En revanche, lorsque n0 = 20 l'estimation est erron�ee.
Ces r�esultats illustrent les probl�emes rencontr�es lors de l'estimation de l'enveloppe spectrale
par la m�ethode du cepstre. Le probl�eme principal est la sensibilit�e du r�esultat par rapport au
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Figure 3.10: A gauche: Spectre du signal et enveloppe spectrale obtenue avec 45 coe�cients cep-
straux. A droite: Même chose avec 20 coe�cients seulement.

choix de n0 le nombre de coe�cients cepstraux retenus pour le calcul de l'enveloppe. Si trop
peu de coe�cients sont retenus, l'enveloppe devient tr�es vite erron�ee. Si trop de coe�cients
sont utilis�es, alors l'enveloppe suit de trop pr�es la structure du spectre (et fait apparâ�tre des
creux entre les harmoniques), ce qui n'est pas le but recherch�e.
De plus, lorsque la fr�equence fondamentale est trop �elev�ee, les techniques cepstrales deviennent
di�ciles �a appliquer en raison du faible nombre d'harmoniques pr�esentes dans le spectre.
D'une fa�con g�en�erale, l'enveloppe spectrale obtenue par les techniques de cepstre ne passe pas
par les sommets des harmoniques (voir les �gures (3.9) et (3.10)), ce qui peut être gênant
lorsqu'on a besoin d'une estimation tr�es pr�ecise. De plus, cette enveloppe n'est pas donn�ee
par une formulation analytique, mais reste �echantillonn�ee dans le domaine des fr�equences
(puisqu'elle est obtenue par une FFT). Pour am�eliorer la qualit�e de l'estimation par le cepstre
(en particulier, pour faire en sorte que l'enveloppe cepstrale passe bien par les sommets des
harmoniques) on peut r�eit�erer le proc�ed�e sur le spectre obtenu en faisant la di��erence entre le
spectre original et l'enveloppe calcul�ee. La nouvelle enveloppe est ainsi donn�ee par:

Ep+1(!) = Ep(!) + � enveloppe (X(!) �Ep(!))

On obtient ainsi une m�ethode it�erative dont le pas peut être contrôl�e par le param�etre �. Cette
m�ethode converge (lentement) vers une enveloppe g�en�eralement bien meilleure que la premi�ere
estimation. Le prix �a payer est un coût �elev�e en calcul.
Une autre m�ethode peut être utilis�ee lorsque le spectre du signal est connu en des points
discrets (par exemples, aux multiples du fondamental). Il s'agit de la m�ethode du cepstre
discret.

3.6.3 M�ethode du cepstre discret2

Le principe consiste �a calculer des coe�cients cepstraux tel que la r�eponse en fr�equence en dB
passe par certaines valeurs sp�eci��ees (en g�en�eral l'amplitude des di��erents partiels du signal).
Plus pr�ecis�ement, on se donne L amplitudes ak correspondant �a la r�eponse en fr�equence aux

2Ecrit en collaboration avec O. Capp�e.
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fr�equences fk. On cherche les coe�cients du cepstre r�eel c0; : : : ; cn (l'ordre n �etant �x�e a priori)
tels que la r�eponse en fr�equence associ�ee minimise l'erreur quadratique suivante :

� =
LX
k=1

j log ak � log jS(fk)jj2 avec log jS(f)j = c0 + 2
nX
i=1

ci cos(2�fi) (3.11)

La seconde expression vient du fait que jS(fk)j r�eel sym�etrique et donc sa transform�ee de
Fourier se r�eduit �a une somme de cosinus �a phase nulle. La quantit�e �a minimiser peut donc se
mettre sous la forme matricielle suivante

� = jja�Mcjj2 avec a =

2
664
log(a1)

...
log(aL)

3
775 ,

M =

2
664
1 2 cos(2�f1) 2 cos(2�f12) : : : 2 cos(2�f1n)
...

...
...

1 2 cos(2�fL) 2 cos(2�fL2) : : : 2 cos(2�fLn)

3
775 et c =

2
664
c0
...
cn

3
775

c d�esigne le vecteur contenant les param�etres cepstraux �a d�eterminer. La solution de ce
probl�eme de minimisation quadratique est donn�ee par

c = (MTM)�1MTa (3.12)

Le probl�eme avec la solution donn�ee par l'�equation (3.12) est que la matrice MTM est
en g�en�eral mal conditionn�ee3 ou même singuli�ere si l'on donne moins de contraintes que de
param�etre (p � L). En pratique ceci pose un probl�eme car le nombre L de valeur sp�eci��ees varie
avec la fr�equence fondamentale et peut devenir trop faible (fr�equence fondamentale �elev�ee). La
�gure Fig. 3.11 montre l'enveloppe estim�ee par cette m�ethode pour deux signaux de parole,
l'un �a 110Hz, l'autre �a 210Hz. Les probl�emes visibles sur ces �gures sont li�es au mauvais
conditionnement de la matrice.
Une solution consiste �a `r�egulariser' le probl�eme, c'est �a dire �a recherche une solution `moins
exacte', mais plus `r�eguli�ere' selon un crit�ere �a pr�eciser. Un crit�ere de r�egularit�e qui donne de
bons r�esultats est celui de la norme L2 de la d�eriv�ee de log jS(f)j (si cette norme est petite, la
d�eriv�ee est faible, et S(f) est consid�er�ee comme r�eguli�ere).
On va alors remplacer le crit�ere Eq. (3.11) par un crit�ere composite de la forme

�r = (1� �)

 
LX
k=1

j log ak � log jS(fk)jj2
!
+ �

0
@Z 1

0

"
d

df
log jS(f)j

#2
df

1
A (3.13)

o�u le param�etre � r�egle le compromis entre l'ad�equation aux contraintes et le crit�ere de
r�egularisation.
En utilisant l'expression de log jS(f)j dans l'Eq. (3.11), on peut exprimer l'int�egrale de l'Eq. (3.13)

3c'est �a dire que le rapport de sa plus grande valeur propre �a sa plus petite valeur propre est grand. Lors de

la r�esolution d'un syst�eme lin�eaire, ceci traduit le fait qu'un petite variation relative du second membre peut

produire une tr�es grande variation relative de la solution.
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Figure 3.11: Enveloppe estim�ee par la m�ethode du cepstre discret. A gauche, f1 = 110 Hz, L = 27 ;
�a droite, f1 = 210 Hz, L = 14. Cepstre d'ordre p = 20 sans r�egularisation.

comme une forme quadratique des coe�cients ck, ce qui permet de r�e�ecrire le crit�ere composite
Eq. (3.13) sous la forme

�r = (1� �)
�
a�Mc)T (a �Mc

�
+ �cTRc avec R = 8�2

2
66666664

0
12

22

. . .

n2

3
77777775

Le vecteur cepstral solution s'obtient donc par

c =

"
MTM+

�

1 � �
R

#�1

MTa (3.14)

L'�ecriture ci-dessus correspond �a la forme classique d'une minimisation des moindres carr�es
avec un crit�ere de r�egularisation. On note que la r�egularisation consiste �a ajouter un terme de
perturbation (qui reste petit si � est faible) sur la diagonale de la matrice �a inverser (MTM).

La �gure Fig. 3.12 montre le r�esultat de la r�egularisation pour le même signal que pr�ec�e-
demment. Les enveloppes sont maintenant beaucoup plus acceptables, bien qu'elles ne passent
pas strictement par les maxima du spectre. La �gure Fig. 3.12 montre que le crit�ere de
r�egularisation utilis�e a tendance �a fournir une courbe plate (d�eriv�ee nulle) dans la bande o�u
aucune valeur n'a �et�e sp�eci��ee (au dessus de 3 kHz). Il est possible de rem�edier en partie �a ce
probl�eme, par exemple en sp�eci�ant la valeur d'amplitude correspondant �a la demie fr�equence
d'�echantillonnage.

On pourra se reporter �a [Galas 90] ou [Galas 91] pour plus de d�etail sur ces m�ethodes. La
r�ef�erence [Depalle 91] d�ecrit �egalement d'autres m�ethodes d'estimation de l'enveloppe.
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Figure 3.12: Enveloppe estim�ee par la m�ethode du cepstre discret avec r�egularisation. A gauche,
f1 = 110 Hz, L = 27 ; �a droite, f1 = 210 Hz, L = 14. Cepstre d'ordre p = 20, � = 10�4.
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Chapitre 4

Traitement et modi�cation du signal
Audio

4.1 Compression/Expansion. Limiteur

Les dispositifs de compression/expansion et de limitation de dynamique sont utilis�es depuis tr�es
longtemps en analogique pour contrôler la dynamique des signaux (rapport entre la puissance
du signal le plus fort et celle du signal le plus faible). En e�et, si la dynamique d'une salle
de concert d�epasse parfois 100dB, celle d'une �emission radio en modulation de fr�equence ne
peut d�epasser 70dB. Pour que les pianissimi ne se retrouvent pas noy�es dans le bruit de
fond, il est n�ecessaire de diminuer la dynamique du signal pour la faire loger dans celle du
canal de transmission. Cette op�eration est r�ealis�ee avant la di�usion par un "compresseur de
dynamique". A l'inverse, apr�es r�eception, il est n�ecessaire de restaurer la dynamique originale,
op�eration r�ealis�ee par une "expansion de dynamique".
Un limiteur de dynamique est un dispositif qui empêche un signal de d�epasser une puissance
pr�ed�e�nie. Il introduit �a ce titre une distorsion qui est cependant pr�ef�erable �a la distorsion qui
r�esulterait d'un �ecrêtage ou d'une saturation (voir chapitre 4.5).
Les trois types de contrôle de dynamique (compression/expansion et limitation) fonctionnent
selon le même principe, mais di��erent par leur r�eglage. Les trois principales �etapes de leur
impl�ementation sont:

1. Calcul du niveau du signal en entr�ee.

2. Actualisation des param�etres de contrôle dynamique.

3. Contrôle dynamique du niveau du signal en �echelle logarithmique.

Le niveau calcul�e lors de la premi�ere �etape sert �a contrôler un ampli�cateur �a gain variable
appliqu�e sur le signal d'entr�ee, selon le sch�ema suivant.
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Estimation du niveau
du signal

Amplificateur à
gain contrôlé

Lissage du niveau

Entrée Sortie
Delai

On pourra se r�ef�erer �a [McNally 84] pour tous les d�etails.

4.1.1 Estimation du niveau du signal en entr�ee

On retient deux mesures du niveau du signal en entr�ee:

Valeur e�cace C'est l'amplitude du signal continu de même puissance. On la calcule par:

Peff =

s
1

T

Z t

t�T
x2(u)du ou en discret: Peff =

vuut 1

N

nX
i=n�N+1

x2i

L'entier N d�e�nit l'horizon de la mesure. Cette mesure est �egalement appel�ee RMS
(root-mean-square). Elle pr�esente l'avantage de ne pas d�ependre des phases relatives des
composantes du signal. C'est la mesure qui est retenue pour la compression/expansion
de dynamique. Pour une sinuso��de d'amplitude A, la valeur e�cace calcul�ee sur une
p�eriode vaut A=

p
2.

Niveau crête �a crête C'est la mesure de l'amplitude maximale du signal. On la calcule par:

Pcrete = max
n�M<i<n

jxij

C'est la mesure utilis�ee par les limiteurs (puisque leur but est d'�eviter l'�ecrêtage du
signal).

On peut d�e�nir pour un signal le facteur de crête qui est le rapport du niveau crête �a crête �a
la valeur e�cace. C'est un nombre toujours plus grand que 1 qui re
�ete la pr�esence de pics
dans le signal. Pour une sinuso��de, le facteur de crête est

p
2.

Le niveau d'entr�ee est donc estim�e en valeur e�cace pour la compression/expansion, et en
valeur crête �a crête pour les limiteurs. Cette estimation va être maintenant utilis�ee pour
contrôler l'ampli�cation du signal d'entr�ee.

4.1.2 Actualisation des param�etres de contrôle dynamique

Le niveau d'entr�ee est destin�e �a contrôler l'ampli�cateur de sortie. Il est cependant n�ecessaire
de le lisser pour �eviter les variations trop brusques de gain d'ampli�cation, en particulier lors
des mont�ees et des chutes brutales de niveau. Ce comportement dynamique de type "oubli
exponentiel" est g�en�eralement contrôl�e par deux param�etres, le temps de mont�ee et le temps
de relaxation. On utilise g�en�eralement une impl�ementation de type �ltre passe-bas r�ecursif:
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+a

1-a
z-1

entrée sortie

Sa fonction de transfert

H(z) =
a

1 � (1� a)z�1

permet de r�ealiser le �ltrage passe-bas n�ecessaire.

Temps de mont�ee Lorsque le niveau du signal pr�esente une "marche d'escalier", le syst�eme
de contrôle transforme la mont�ee verticale en une courbe de type exponentiel. Le temps
mis par le signal de gain pour atteindre le niveau r�eel �a moins de 2dB pr�es est appel�e
temps de mont�ee.

Temps de relaxation Lorsque le niveau du signal chute verticalement, le syst�eme de contrôle
transforme la chute verticale en une courbe de type exponentiel. Le temps mis par le
signal de gain pour atteindre le niveau r�eel �a moins de 2dB pr�es est appel�e temps de
relaxation. Il est en g�en�eral plus long que le temps de mont�ee.
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Les deux param�etres temps de mont�ee et temps de relaxation d�e�nissent les caract�eristiques
dynamiques du syst�eme. Le temps de mont�ee est de l'ordre de 100�s et le temps de relaxation
de l'ordre de 300�s. La r�eponse du �ltre H ci-dessus �a un signal en marche d'escalier permet
d'adapter le param�etre a pour obtenir le temps de mont�ee (ou de relaxation) voulu. Deux
�ltres di��erents sont utilis�es selon que le signal est croissant ou d�ecroissant.

4.1.3 Ampli�cateur �a gain contrôl�e

Le signal d'entr�ee est ampli��e par un ampli�cateur dont le gain est contrôl�e par l'estimation
liss�ee du niveau du signal d'entr�ee. La courbe donnant le gain d'ampli�cation en dB en
fonction du niveau estim�e du signal d�e�nit les caract�eristiques statiques du syst�eme. C'est
par ces caract�eristiques que les trois syst�emes de compression, d'expansion et de limitation
di��erent.
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Compression de dynamique Lors de la compression de dynamique, les signaux de fort
niveau sont moins ampli��es que les signaux de faible niveau. La �gure ci-dessous pr�esente
la courbe donnant la valeur du gain d'ampli�cation en fonction du niveau du signal
d'entr�ee en dB ainsi que le niveau du signal en sortie en fonction du niveau en entr�ee
pour un compresseur de dynamique. Les �echelles sont en d�eciBels pour garantir une
"lin�earit�e" subjective.
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La courbe de compression est caract�eris�ee par un seuil et un taux de compression.

� Le seuil est la valeur du niveau d'entr�ee en dB �a partir de laquelle le gain n'est plus
constant (le syst�eme commence �a compresser).

� Le taux de compression est par d�e�nition la pente de la caract�eristique entr�ee/sortie
dans la r�egion de compression. C'est un nombre sans dimension.

Si l'on d�esigne par Xeff et Yeff les valeurs e�caces en dB du signal en entr�ee et en sortie,
et si l'on d�esigne par g(Xeff ) le gain d'ampli�cation en dB (qui d�epend du niveau du
signal en entr�ee), on a

Yeff = Xeff + g(Xeff ) d'o�u
dYeff
dXeff

= 1 +
dg(Xeff )

dXeff
= 1 + �

o�u � repr�esente la pente du gain (�gure de gauche). On voit que si le gain est lin�eaire en
Xeff de pente �, la caract�eristique entr�ee/sortie est aussi lin�eaire avec une pente �egale �a
1 + �.
Pour les syst�emes courants de compression de dynamique, le rapport de compression est
de l'ordre de 1=2. On constate sur la �gure ci-dessus que la dynamique du signal en
sortie est inf�erieure �a celle du signal en entr�ee, ce qui permet par exemple de l'adapter �a
un canal de transmission bruit�e.
Pour qu'il soit possible de retrouver le signal original, il faut que la caract�eristique
d'entr�ee-sortie soit strictement monotone, ce qui implique que la pente du gain soit
inf�erieure �a 1 en valeur absolue (voir �equation ci-dessus). En pratique, l'utilisation de
taux de compression trop importants entrâ�ne lors de l'expansion d'importantes distor-
sions.

Expansion de dynamique C'est le syst�eme inverse du syst�eme pr�ec�edent. Ses caract�eristi-
ques sont les suivantes.
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De la même fa�con, on d�e�nit un seuil d'expansion, (niveau du signal d'entr�ee en dB au
del�a duquel le signal est ampli��e avec un gain constant), et un taux d'expansion, pente de
la caract�eristique entr�ee-sortie dans la r�egion d'expansion. On voit que la caract�eristique
entr�ee-sortie pr�esente une pente sup�erieure �a 1: lorsque le taux d'expansion est trop
important, une petite erreur d'estimation du niveau du signal d'entr�ee se traduit par
une grande variation du niveau du signal de sortie: l'utilisation de taux d'expansion trop
�elev�es conduit �a d'importantes distorsions.

Limiteur Ce syst�eme est utilis�e lorsqu'on veut �eviter que le niveau du signal d�epasse une
valeur pr�ed�e�nie. Sa caract�eristique est donc:

Gain
en dB

Niveau du signal d’entrée en dB

Seuil

0

-30-100 0

Niveau du signal d’entrée en dB

-30-100 0

N
iv

ea
u

 d
u

 s
ig

n
al

 d
e 

so
rt

ie
 e

n
 d

B

-100

-30

0

Le gain �a partir du seuil de limitation a une pente de valeur -1 qui donne au signal de
sortie un niveau constant quel que soit celui du signal d'entr�ee. Bien �evidemment, cette
op�eration n'est pas r�eversible puisque la caract�eristique entr�ee/sortie n'est pas strictement
monotone.

4.1.4 Impl�ementation et utilisation

L'impl�ementation en temps r�eel des dispositifs de contrôle de dynamique peut se faire relative-
ment ais�ement. Les conversions lin�eaire/logarithmique logarithmique/lin�eaire n�ecessaires au
calcul des gains en dB r�eclament cependant un soin particulier [McNally 84].
La �gure (4.1) donne un exemple de modi�cation dynamique d'un signal carr�e. A gauche, le
signal est correctement trait�e, on constate que le temps de mont�ee est su�samment court pour
que le front montant du signal original soit instantan�ement `tass�e'. On constante sur le front
descendant le temps de relaxation plus long qui se traduit par un gain croissant lentement.
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Sur la �gure de droite, le temps de mont�ee est trop long, le gain d'ampli�cation est ajust�e trop
lentement: pendant un temps tr�es bref, le signal poss�ede une forte amplitude.
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Figure 4.1: Exemples de compression de la dynamique d'un signal. A gauche, compression d'un
signal de taux 0:8. A droite, même op�eration mais avec un temps de mont�ee trop long (l'�echelle des
amplitudes n'est pas la même).

Les dispositifs de compression/expansion ont �et�e tr�es utilis�es en analogique car ils per-
mettaient de diminuer le bruit de fond des supports magn�etiques. Ainsi les Dolby B et C
ainsi que le DBX sont bas�es sur la compression r�eversible de la dynamique du signal (avec
pr�eaccentuation des aigu�es �a l'enregistrement et d�esaccentuation �a l'�ecoute).
Avec l'av�enement du num�erique, ces dispositifs sont surtout utilis�es pour assurer la liaison entre
le domaine num�erique et le domaine analogique: transmission d'un signal �a forte dynamique
au moyen d'un canal analogique bruit�e (radio), enregistrement magn�etique traditionnel (Cas-
sette) d'un signal num�erique �a grande dynamique, etc...
Les compresseurs de dynamique �a fort taux de compression sont couramment utilis�es par les
guitaristes pour obtenir un e�et de "sustain" qui permet �a leur guitare de sonner ind�e�niment
ou presque: lors de l'attaque, la compression fait disparâ�tre le transitoire de forte �energie, puis
lors de la r�esonance, le gain d'ampli�cation crô�t �a mesure que le son d�ecrô�t, produisant en
sortie un signal d'amplitude pratiquement constante.
En�n les limiteurs sont toujours utilis�es comme dispositifs de protection, ou a�n d'�eviter un
�ecrêtage par saturation: Les limiteurs sont tr�es utilis�es en radiodi�usion o�u ils servent �a �eviter
la saturation des appareils d'�emission. Le signal d�elivr�e �a l'�emetteur ne doit en g�en�eral pas
d�epasser un niveau maximal de modulation (sous peine d'�ecrêtage), et le limiteur permet de
s'assurer que ce niveau maximal n'est jamais d�epass�e. Les compresseurs sont �egalement large-
ment utilis�es par certaines radios libres pour `tasser' la dynamique du signal, ce qui permet
d'�emettre �a un niveau constamment �elev�e.
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4.2 Flanging/Phasing

4.2.1 D�e�nition et origine

Le terme 
anging vient de l'origine analogique de cet e�et: les disc jockeys avaient d�ecouvert
que s'ils jouaient le même disque simultan�ement sur deux platines en m�elangeant les deux
sorties, ils pouvaient obtenir un e�et sp�ecial �a ce jour inconnu. Il su�sait de placer le pouce
sur le bord de chaque plateau ("
ange" en anglais), puis de ralentir tour �a tour les deux platines
qui se retrouvaient tantôt synchronis�ees, tantôt l�eg�erement d�ephas�ees. Lorsque les deux sorties
�etaient �egalement ampli��ees, le son r�esultant prenait une coloration sp�eciale qui variait au
cours du temps. C'est l'origine du terme "
anging".
Si l'on mod�elise ce qui se passe lors du "
anging" analogique, on s'aper�coit que les signaux
arrivant des deux platines sont retard�es d'un d�elai qui varie au cours du temps. Lorsque ces
signaux sont ajout�es, certaines composantes sinuso��dales sont annul�ees car elles se retrouvent en
opposition de phase. Le "
anging" introduit donc des trous dans le spectre du signal original,
et leur position varie au cours du temps. On pourra donc d�e�nir:

Flanging: l'e�et par lequel on introduit des z�eros �equir�epartis en fr�equence dans le spectre
original.

Phasing: le même e�et lorsque les z�eros ne sont plus �equir�epartis.

4.2.2 Le "Flanging"

Impl�ementation

L'op�eration de "
anging" peut être r�ealis�ee en reproduisant en num�erique le syst�eme analogique
d�ecrit ci-dessus [Smith 84, Benson 88]. On impl�emente donc un retard de longueur variable
qui est ajout�e au signal original, conform�ement au sch�ema ci-dessous:

Ligne à retard +
y

a

o�u le retard subit une variation p�eriodique dans le temps. Si l'on suppose le retard �x�e �a une
valeur donn�ee p (en nombre d'�echantillons), la fonction de transfert du syst�eme est simplement:

H(z) = 1 + a z�p d'o�u jH(ej!)j =
q
1 + a2 + 2a cos(p!)

Le param�etre a r�egle le niveau du signal retard�e. La fonction de transfert du syst�eme �g�e
pr�esente p minima aux multiples impairs de Fe=2p:
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En th�eorie, lorsque le param�etre de retard p varie avec le temps, on ne peut plus parler de
fonction de transfert, puisque le �ltre n'est plus invariant dans le temps. Toutefois si cette
variation est lente, on constate que le syst�eme introduit des r�egions �a faible �energie autour de
fr�equences en rapport harmonique dont la localisation varie au cours du temps.
En g�en�eral, le retard varie en fonction du temps selon une courbe en dent de scie, avec une
p�eriode longue (de l'ordre de la seconde). Le r�esultat est une coloration du signal p�eriodique
de même p�eriode.
Le param�etre a permet de r�egler la profondeur de l'e�et: lorsque a vaut z�ero, l'e�et disparâ�t,
lorsque a vaut un, l'e�et est maximal. Le rapport en dB du maximum au minimum du module
de la fonction de transfert peut s'exprimer en fonction du param�etre a:

RdB = 20 (log10(1 + a)� log10(1 � a))

o�u l'on s'aper�coit que pour obtenir un contrôle "lin�eaire en dB" de l'e�et dans la r�egion
int�eressante (a voisin de 1), il est utile de le param�etrer par � = log10(1� a) soit a = 1� 10��

Le probl�eme des retards non-entiers

Le retard p prend toujours une valeur enti�ere, ce qui conduit �a des e�ets d�esagr�eables. Si par
exemple le retard passe de la valeur 3 �a la valeur 4, la fonction de transfert du �ltre change
radicalement, ce qui peut produire des discontinuit�es dans le signal de sortie. En e�et, si le
signal en entr�ee est une sinuso��de de pulsation 3�=4, lorsque p vaut 3 et a = 1, son amplitude
en sortie est multipli�ee par 1:84. Lorsque p vaut 4, son amplitude en sortie devient nulle.
Pour rendre le comportement du 
anger plus r�egulier, il faut utiliser des "retards non-entiers".
Pour cela, il faudrait pouvoir disposer de la valeur du signal entre les �echantillons. Le probl�eme
qui se pose ressemble un peu �a celui du changement de fr�equence d'�echantillonnage mais se
r�ev�ele plus complexe �a r�esoudre.
En th�eorie, pour d�eterminer la valeur du signal entre les �echantillons, il faut faire la convolution
du signal discret par un sinus cardinal (th�eor�eme de reconstruction). En pratique, c'est une
op�eration beaucoup trop ch�ere pour les applications temps-r�eel: non seulement la convolution
est �a support in�ni, mais les coe�cients du sinus cardinal doivent être recalcul�es pour chaque
nouvelle valeur du retard p.
En pratique, on utilise une interpolation lin�eaire. La valeur interm�ediaire du signal est calcul�ee
par interpolation lin�eaire entre les deux �echantillons qui l'entourent. Pour une valeur de � �x�ee,
il s'agit donc d'un �ltrage lin�eaire de fonction de transfert:

G(z) = (1 � � ) + �z�1
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o�u � repr�esente la valeur du retard (en fraction d'�echantillon). Le �ltre en peigne avec retard
non-entier a donc pour fonction de transfert (pour un retard �x�e)

H(z) = 1 + a(1� � )z�p + �z�p�1

Le retard non entier diminue la profondeur du peigne dans les hautes fr�equences ainsi qu'on
peut le constater sur la �gure suivante pour un retard p = 6, a = 0:9 et � = 0:2 puis � = 0:8
(c'est �a dire un retard non entier de 6.2 puis 6.8 �echantillons).

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
-20

-15

-10

-5

0

5

10

Fréquence

A
m

pl
itu

de

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5
-20

-15

-10

-5

0

5

10

Fréquence

A
m

pl
itu

de

L'interpolation lin�eaire permet d'�eviter les probl�emes de discontinuit�e dûs aux variations brus-
ques du retard p, puisque celui-ci peut maintenant varier "continûment". En contrepartie,
interpoler lin�eairement diminue l'e�et de phasing en haute fr�equence. Il faut noter cepen-
dant que l'interpolation lin�eaire, malgr�e son faible coût en calculs poss�ede quelques propri�et�es
int�eressantes pour le signal audio. Voir [Rossum 93] pour une discussion de l'utilisation de
l'interpolation lin�eaire dans le cadre de la synth�ese.

Impl�ementation en passe-tout

Nous avons vu que par d�e�nition, l'e�et de "phasing" introduit des zones de faible �energie
dans le spectre, �a des fr�equences qui ne sont plus �equir�eparties. A l'origine, on cherche �a �eviter
l'�equir�epartition des fr�equences pour �eviter l'annulation pure et simple de certains signaux
harmoniques dont le fondamental est voisin de Fe=2p [Smith 84]. Une fa�con de r�ealiser cela
consiste �a remplacer la ligne �a retard par un ensemble de �ltre passe-tout en s�erie, selon le
sch�ema suivant:

Filtres passe-tout en série +
x y

a

On peut montrer que si le �ltre passe-tout constitu�e des cellules en s�erie poss�ede p pôles dans
le cercle unit�e, le �ltre de phasing correspondant au sch�ema ci-dessus avec a = 1 poss�ede p
z�eros sur le cercle unit�e. On peut le voir facilement pour une cellule passe-tout du second ordre
r�eelle: la phase en fonction de ! est strictement d�ecroissante (voir chapitre 2), elle vaut z�ero
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pour ! = 0 et �2� pour ! = �. Puisqu'elle est continue en !, il existe une valeur !0 pour
laquelle la phase de la cellule passe-tout vaut ��. Une sinuso��de de fr�equence !0 se retrouve
en sortie du passe-tout avec la même amplitude, et un d�ephasage de �. Lorsqu'elle est ajout�ee
�a elle même, l'opposition de phase g�en�ere un signal nul.
Ainsi, la s�erie de cellules passe-tout poss�ede une r�eponse en phase du type:
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o�u les pointill�es sont les multiples impairs de ��. La �gure de droite pr�esente la r�eponse
en amplitude du 
anger pour cette con�guration du �ltre passe-tout. On constate que les
fr�equences auxquelles la r�eponse en amplitude s'annule ne sont plus multiples d'un fondamental,
comme dans le cas du 
anger.
L'impl�ementation en cellules du second ordre permet de contrôler dynamiquement chaque
"notch" (entaille) dans la r�eponse en amplitude du 
anger. De plus, cela permet aussi d'�eviter
le probl�eme de l'interpolation rencontr�e ci-dessus: pour obtenir un �ltrage variant dans le
temps, on n'utilise plus un retard variable (qui n�ecessite une interpolation), mais on modi�e
les coe�cients des cellules passe-tout. On pourrait �egalement r�ealiser le même type d'e�et
�a l'aide de simple �ltre FIR (en positionnant p z�eros sur le cercle unit�e), mais �a cause de la
troncature des coe�cients des �ltres, on n'est plus certain que les z�eros sont exactement sur le
cercle unit�e.

4.2.3 Le "Phasing"

Comme l'e�et de 
anging, le phasing est bas�e sur l'utilisation d'un �ltre en peigne variant au
cours du temps. Par opposition avec le 
anging, ce n'est plus la dur�ee du retard qui varie
p�eriodiquement mais le gain a de la boucle. Ainsi, selon que a est proche de z�ero, ou voisin
de 1, la courbe de r�eponse du "phaser" est plate ou poss�ede des minima �equidistants dont les
positions sont constantes au cours du temps, mais dont la profondeur varie avec le param�etre
a.
Contrairement au 
anging, l'e�et de phasing ne n�ecessite pas d'interpolation.
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4.3 Modi�cations de l'�echelle temporelle et fr�equentielle,

harmoniseur

4.3.1 D�e�nitions

On s'int�eresse dans cette partie aux m�ethodes permettant de r�ealiser ind�ependamment une
modi�cation de l'�echelle temporelle ou fr�equentielle d'un signal:

� La modi�cation de l'�echelle temporelle permet d'alt�erer arbitrairement la dur�ee d'un
signal sans en modi�er (si possible) le contenu fr�equentiel. Bien sûr, la lecture du signal
�a une fr�equence d'�echantillonnage di��erente de celle de l'enregistrement conduit bien �a
une modi�cation de la dur�ee du signal, mais alt�ere �egalement son contenu fr�equentiel
(ex: disque 45 tours jou�e en 33 tours), ce que l'on cherche �a �eviter.

� La modi�cation de l'�echelle fr�equentielle ("pitch shifting") est l'op�eration duale de la
pr�ec�edente, et consiste �a modi�er la hauteur d'un son donn�e, sans en modi�er la dur�ee.
On peut distinguer deux types de transposition:
1) Le changement de hauteur sans modi�cation des formants. Dans le cas de la voix,
ils est souvent utile d'avoir un contrôle ind�ependant du fondamental et des formants.
Les m�ethodes appartenant �a cette cat�egorie sont capable de modi�er le fondamental en
respectant les positions et les caract�eristiques des formants.
2) Le "changement de hauteur simple" ne respecte pas les positions des formants, mais
e�ectue une homoth�etie de l'axe des fr�equences. Ce sont en g�en�eral des m�ethodes moins
sp�eci�ques de la parole que les pr�ec�edentes.

Les applications de ces m�ethodes sont multiples:

� Les techniques de modi�cation de l'�echelle temporelle sont utilis�ees dans le domaine du
traitement de la parole (synth�ese �a partir du texte) pour le rendu de la prosodie. Elles
sont �egalement tr�es utiles pour les probl�emes de post-synchronisation vid�eo/son (par
exemple pour ajuster la dur�ee d'une bande son �a celle d'un reportage vid�eo), et pour
la post-synchronisation des dialogues avec l'image (industrie du cin�ema). Elles trouvent
�egalement des applications dans le domaine de l'enseignement des langues (possibilit�e de
modi�er la rapidit�e d'�elocution), ou du contrôle de bande audio (possibilit�e d'acc�el�erer
un enregistrement en maintenant l'intelligibilit�e de la parole).

� Les techniques de modi�cation de l'�echelle fr�equentielle sont utilis�ees principalement pour
la synth�ese de la parole �a partir du texte (rendu de la prosodie).

Les m�ethodes permettant de r�ealiser une modi�cation de l'�echelle temporelle ou fr�equentielle
se r�epartissent en deux cat�egories: m�ethodes param�etriques, reposant sur un mod�ele de sig-
nal pr�ecis (par exemple, mod�ele sinuso��dal), et m�ethodes non-param�etriques (o�u il n'est fait
aucune hypoth�ese sur la nature du signal trait�e). Nous n'�etudions ici que les m�ethodes
non-param�etriques, les m�ethodes reposant sur di��erents mod�eles de signaux sont �etudi�ees au
chapitre 5.
Les m�ethodes non-param�etriques peuvent se r�epartir �a nouveau en deux cat�egories: m�ethodes
travaillant dans le domaine temporel et m�ethodes travaillant dans le domaine fr�equentiel.
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4.3.2 M�ethode temporelle "pitch synchrone"

Cette m�ethode (d�enomm�ee TD-PSOLA, Time-Domain Pitch-Synchronous Overlap-Add) sup-
pose que l'on traite un signal de parole dont on connâ�t la p�eriode (d�etermin�ee par l'une des
m�ethodes pr�esent�ees au chapitre pr�ec�edent).
L'id�ee [Moulines 90] est encore fond�ee sur l'hypoth�ese que le signal de parole est constitu�e
d'impulsions glottales �ltr�ees par le conduit vocal. On observe ainsi une succession de r�eponses
impulsionnelles, positionn�ees �a des temps multiples de la p�eriode (hypoth�ese du peigne tem-
porel convolu�e avec la r�eponse impulsionnelle du conduit vocal).
On d�e�nit d'abord des `marques d'analyses' synchrones de la fr�equence fondamentale pour les
parties vois�ee, positionn�ees sur la forme d'onde �a chaque p�eriode. Les modi�cations d'�echelles
sont alors e�ectu�ees de la fa�con suivante:

Modi�cation de l'�echelle temporelle.

Pour modi�er la dur�ee du signal sans en alt�erer la fr�equence fondamentale, on va simplement
dupliquer (�etirement temporel) ou �eliminer (compression temporelle) des p�eriodes de la forme
d'onde, en fonction du taux de modi�cation d�esir�e. On est donc conduit �a d�e�nir des marques
de synth�ese �egalement synchrones du fondamental, associ�ees aux marques d'analyse (de fa�con
non-bijective puisque certaines marques sont dupliqu�ees ou �elimin�ees).
Les signaux �a court-terme situ�es autour de chaque marque d'analyse sont alors extraits (par
l'utilisation d'une fenêtre temporelle-par exemple de type hanning- de dur�ee �egale �a deux
p�eriodes et centr�ee sur la marque d'analyse) et `recopi�es' autour des marques de synth�ese
correspondantes et le signal modi��e est obtenu par une simple m�ethode d"overlap/add". La
�gure 4.2 illustre le principe de cette m�ethode pour un taux d'�etirement temporel local de 1:5.
On voit que deux p�eriodes du signal original ont donn�e naissance �a trois p�eriodes dans le

Signal original

Signal modifié

Signaux à court terme de synthèse

Figure 4.2: Modi�cation de la dur�ee du signal par la m�ethode TD-PSOLA. En haut, le signal original,
au milieu trois signaux �a court-terme g�en�er�es �a partir des deux signaux �a court-terme centr�es autour
des deux premi�eres marques d'analyse. En bas, signal modi��e.

signal modi��e, ce qui correspond bien �a un �etirement temporel mais la dur�ee de la p�eriode
n'est pas modi��ee (l'�ecartement des marques de synth�ese est le même que celui des marques
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d'analyse), la fr�equence fondamentale du signal est conserv�ee. La �gure 4.3 donne un exemple
d'application �a la phrase `il s'est'. On remarque la partie non-vois�ee au centre de la fenêtre (le
son `s'), s�eparant les deux parties vois�ees /i/ et /e/.
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Figure 4.3: Modi�cation de la dur�ee du signal par la m�ethode TD-PSOLA. A gauche: signal original;
�a droite: signal �etir�e d'un facteur 2. Le signal est la phrase `il s'est'.

Modi�cation de l'�echelle fr�equentielle.

Si l'on est capable de positionner dans le signal les marques d'analyse exactement sur le d�ebut
de chaque onde glottale (r�eponse impulsionnelle du conduit vocal se produisant �a chaque ferme-
ture glottale), on con�coit que diminuer (resp. augmenter) l'intervalle de temps s�eparant deux
marques d'analyse cons�ecutives va permettre d'augmenter (resp. de diminuer) la fr�equence du
fondamental, sans que les formants soient modi��es (la r�eponse impulsionnelle n'est pas mod-
i��ee, en particulier sa d�ecroissance temporelle et ses fr�equences de r�esonance{les formants).
On est ainsi conduit �a d�e�nir des marques de synth�ese correspondant �a la valeur modi��ee
du fondamental, et �a les associer aux marques d'analyse comme pr�ec�edemment. Puisque les
marques de synth�ese sont plus serr�ees (�el�evation du fondamental) ou �ecart�ees (abaissement du
fondamental) que dans le signal original, il faut pour conserver la dur�ee du signal dupliquer ou
�eliminer certaines marques. La �gure 4.4 illustre le principe de cette m�ethode. On constate
que les marques de synth�ese �etant plus �ecart�ees que les marques d'analyse, la p�eriode du signal
est allong�ee. Pour �eviter une �elongation du signal, il est n�ecessaire d'�eliminer p�eriodiquement
certains signaux �a court-terme.

Lorsque le signal ne poss�ede plus de fr�equence fondamentale bien pr�ecise (cas des consonnes
etc...), la modi�cation est r�ealis�ee de fa�con non-synchrone, jusqu'�a ce que l'on retrouve une
r�egion pr�esentant un fondamental plus net.

La m�ethode d�ecrite ci-dessus est appliqu�ee principalement �a la parole, et r�ealise des modi�-
cations de tr�es bonne qualit�e. Par sa simplicit�e, elle peut faire l'objet d'une impl�ementation
temps r�eel. En revanche, son application �a des sons plus complexes, ou d�enu�es de "pitch" (cas
de la musique en g�en�eral) pose de s�erieux probl�emes.
Les modi�cations de fondamental sont cependant tr�es sensibles �a la position des marques
d'analyse. Pour rendre la m�ethode plus robuste, les modi�cations de l'�echelle fr�equentielle
peuvent être r�ealis�ees dans le domaine des fr�equences (m�ethode FD-PSOLA) [Moulines 90,
Moulines 95].

Pour d'autres m�ethodes bas�ees sur des id�ees tr�es similaires, on pourra se r�ef�erer �a [Scott 72,
Wayman 88, Malah 79, Hardam 90]
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Signal original

Signal modifié

Signaux à court terme de synthèse

Figure 4.4: Modi�cation de la hauteur du signal par la m�ethode TD-PSOLA. En haut, le signal
original, au milieu trois signaux �a court-terme g�en�er�es �a partir des trois premi�eres marques d'analyse.
En bas, signal modi��e. L'�ecartement des marques de synth�ese n'est pas identique �a celui des marques
d'analyse.

4.3.3 La technique de la m�emoire circulaire

La technique de la m�emoire circulaire est la plus simple et la plus ancienne des techniques
de modi�cation de l'�echelle temporelle et fr�equentielle [Benson 88]. Il s'agit �egalement d'une
m�ethode fonctionnant dans le domaine temporel.

L'origine analogique

Cette technique d�erive d'un syst�eme analogique propos�ee dans les ann�ees 50 [Fairbanks 54].
Elle consiste �a utiliser un magn�etophone muni d'une tête rotative. La bande en boucle ferm�ee
s'enroule sur la moiti�e du cylindre (comme pour les magn�etoscopes et les DAT) et d�e�le �a
vitesse constante. Le cylindre est muni de deux têtes de lecture diam�etralement oppos�ees dont
les signaux sont m�elang�es avec un gain identique. Il est possible de contrôler le sens de rotation
et la vitesse du cylindre.

Bande Magnétique

Têtes de lecture

Cylindre rotatif

Tête d’enregistrement

Galet d’entrainement

Lorsque le cylindre est immobile, la bande d�e�le de fa�con identique devant la tête d'enregistre-
ment et devant l'une des têtes de lecture. Le signal lu est donc identique au signal enregistr�e
(aux erreurs d'enregistrement pr�es).
Lorsque le cylindre tourne en sens inverse du d�e�lement de la bande, la vitesse relative Vr de
d�e�lement de la bande par rapport �a la tête de lecture est sup�erieure �a sa vitesse de d�e�lement
absolue Va. Pendant la dur�ee du contact entre la tête de lecture et la bande, le signal est
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donc lu plus rapidement qu'il n'a �et�e enregistr�e, ce qui correspond �a une dilatation de l'axe
des fr�equences. La pr�esence de deux têtes assure la continuit�e grâce �a un "cross-fade" naturel
(lorsqu'une tête quitte la bande, l'autre s'en rapproche, de sorte que le signal total ne diminue
pas). On remarque que certaines portions du signal peuvent être lues deux ou plusieurs fois,
en fonction de la vitesse de rotation de la tête. C'est cette relecture qui permet de conserver
la dur�ee du signal.
A l'inverse, lorsque le cylindre tourne dans le sens de d�e�lement de la bande, le contenu en
fr�equence du signal est contract�e vers l'origine puisque la bande est lue �a une vitesse moindre
qu'elle n'est enregistr�ee. Dans ce cas, certaines portions du signal peuvent ne pas être lues du
tout.
Le rapport de l'homoth�etie en fr�equence s'exprime par:

� =
Vr
Va

=
Va +R 
cylindre

Va

o�u Va est la vitesse de d�e�lement de la bande devant la tête d'enregistrement, Vr la vitesse
relative de la bande par rapport �a la tête de lecture, 
cylindre la vitesse de rotation du cylindre
en radians s�1, et R le rayon du cylindre.
Dans tous les cas, l'alternance r�eguli�ere des deux têtes se traduit par un "bruit" p�eriodique de
fr�equence 
cylindre=�.

Les modi�cations de l'�echelle temporelle du signal sont obtenues par exemple en enregistrant
le signal une premi�ere fois sur la bande, puis en le rejouant avec une vitesse de d�e�lement de
bande multipli�ee par un facteur �. En l'absence de rotation de la tête de lecture, la hauteur
du signal est bien sûr multipli�ee par le facteur �, ce que l'on cherche �a �eviter. On compense
donc le changement de hauteur par une rotation appropri�ee de la tête de lecture.

Impl�ementation num�erique

La plupart des modi�cateurs de pitch disponibles dans le commerce sont bas�es sur une r�ealisation
num�erique du syst�eme d�ecrit ci-dessus. La bande magn�etique est remplac�ee par une m�emoire
circulaire dans laquelle on place les �echantillons du signal en entr�ee. Cette m�emoire circulaire
est lue par deux pointeurs diam�etralement oppos�es.

Pointeur 1 de lecture

Pointeur d’écriture

Pointeur 2 de lecture

A chaque �echantillon �ecrit dans la m�emoire (toutes les �T secondes), on avance les pointeurs
de lectures de ��T secondes, o�u � est le taux de modi�cation, puis on lit un �echantillon
dans la m�emoire. En g�en�eral (pour les valeurs de � non enti�eres), on se retrouve entre deux
�echantillons, et comme dans le cas du "
anger", il est n�ecessaire de calculer la valeur du signal
�a cet instant. Ici aussi, une simple interpolation lin�eaire convient.
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Ainsi, le signal est lu avec une fr�equence d'�echantillonnage di��erente de celle �a laquelle il
a �et�e �ecrit, ce qui provoque une modi�cation de l'�echelle des fr�equences de taux �. Un
probl�eme se pose lorsque le pointeur de lecture rattrape (lorsque � > 1) ou est rattrap�e
(lorsque � < 1) par le pointeur d'�ecriture. Comme dans l'�equivalent analogique, la continuit�e
est assur�ee par un mixage des deux pointeurs au moment o�u se produit la rencontre ("cross-
fade"): l'�echantillon lu par le pointeur de lecture courant (par exemple le pointeur 1) subit
une pond�eration d�ecroissante tandis que celui lu par l'autre pointeur de lecture (le pointeur 2)
subit une pond�eration croissante. Finalement, le second pointeur devient le pointeur courant,
et garde sa pond�eration maximale, jusqu'�a ce que le pointeur d'�ecriture s'en rapproche.

Impl�ement�e de cette fa�con, le pitch shifter a un comportement sensiblement �equivalent �a son
homologue analogique (�a ceci pr�es qu'il est plus facilement param�etrable). Son impl�ementation
en temps r�eel ne pose pas de probl�eme particulier, puisqu'il ne r�eclame que tr�es peu de calculs.
Il produit malheureusement un bruit arti�ciel qui provient du mixage p�eriodique des deux
pointeurs de lecture. Pour tenter d'am�eliorer la qualit�e obtenue, on cherche �a mieux raccorder
les signaux lus par les deux pointeurs de lecture, de fa�con un peu similaire �a ce qui est fait dans
les m�ethodes synchrones. On peut par exemple utiliser la fonction d'autocorr�elation du signal
pour d�eterminer l'endroit le plus ad�equat pour le "cross-fading" [Dattorro 87, Laroche 93].

Modi�cation de la dur�ee par la technique de la m�emoire circulaire

Comme son homologue analogique, la technique du bu�er circulaire peut être �egalement utilis�ee
pour la modi�cation de l'�echelle temporelle: Si l'on dispose d'un pitch shifter �a m�emoire
circulaire, et que l'on veut e�ectuer un "time scaling" de param�etre �, il su�t de changer la
fr�equence d'�echantillonnage du signal d'un taux �, puis de le traiter par le pitch shifter. Ainsi,
pour ralentir le signal 2 fois, il su�t de le sur-�echantillonner 2 fois. Si l'on �ecoute le signal
obtenu �a la fr�equence originale, il sera deux fois plus long, mais aussi une octave plus grave. Il
su�t donc de l'�ecouter �a la fr�equence originale en intercalant un pitch shifter de taux � = 2.

On se rend rapidement compte qu'il est plus simple de faire les deux op�erations une seule
fois: La technique consiste alors �a r�ep�eter ou �eliminer p�eriodiquement des portions de signal
pour en augmenter (ou diminuer) la dur�ee. Vue sous cet angle, cette technique (qui prend
alors le nom de `splicing method') se rapproche d'une technique TD-PSOLA dans laquelle on ne
connâ�trait pas la valeur de la fr�equence fondamentale. Les artefacts inh�erents �a cette m�ethode,
qui proviennent des ruptures de la p�eriodicit�e du signal lors des r�ep�etitions ou des �eliminations
peuvent être consid�erablement r�eduits par l'utilisation de m�ethodes bas�ees sur l'autocorr�elation
du signal pour optimiser la longueur et l'emplacement des portions de signal �a dupliquer ou �a
d�etruire [Lee 72, Dattorro 87, Laroche 93, Roucos 85, Sylvestre 92, Verhelst 93].

4.3.4 Utilisation du vocodeur de phase

Il est possible d'utiliser la transform�ee de Fourier �a court terme pour e�ectuer une modi�cation
temporelle ou fr�equentielle du signal. La m�ethode utilis�ee fonctionne alors dans le domaine
des fr�equences, contrairement aux m�ethodes pr�ec�edentes.
On se r�ef�erera au chapitre 5.2 pour une pr�esentation de la transform�ee de Fourier �a court terme
(�egalement appel�ee vocodeur de phase) dans ses aspects plus th�eoriques.
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La m�ethode [Portno� 81b, Portno� 80, Moorer 78, Sene� 82] est bas�ee sur l'hypoth�ese que
le signal est compos�e de sinuso��des dont les caract�eristiques (fr�equence, amplitude) varient
`lentement' au court du temps. De plus, on suppose que la longueur de la transform�ee de
Fourier est su�samment grande pour qu'une sinuso��de au plus ne tombe dans un canal de
FFT (la transform�ee de Fourier �a court-terme peut en e�et être interpr�et�ee comme un banc
de �ltres, voir le paragraphe 5.2.2). On v�eri�e alors que pour un canal donn�e, deux valeurs
successives de la transform�ee de Fourier �a court-terme X(p; !k) et X(p+ 1; !k) (!k repr�esente
le canal consid�er�e et p l'indice temporel de la transform�ee de Fourier �a court-terme) permettent
de calculer la valeur de la fr�equence instantan�ee de la sinuso��de situ�ee dans le canal.
En e�et, la transform�ee de Fourier �a court-terme peut être exprim�ee sous la forme

X(p; !k) = A(p; !k) exp(j�(p; !k))

Supposons que celle-ci n'est pas sous-�echantillonn�ee (c'est �a dire que X(p + 1; !k) correspond
�a une fenêtre d'analyse plac�ee un �echantillon apr�es celle correspondant �a X(p; !k)). On v�eri�e
que lorsque la fenêtre d'analyse est �a phase nulle, �(p; !k) est �egal �a la phase instantan�ee de la
sinuso��de dans le canal, au centre de la fenêtre d'analyse temporelle d'indice p. Il su�t alors
de di��erentier �(p; !k) par rapport �a p pour obtenir la fr�equence instantan�ee !s de la sinuso��de
dans le canal k. Lorsque la transform�ee de Fourier �a court-terme est sous-�echantillonn�ee (ce
qui est le cas g�en�eral,) la fr�equence instantan�ee !s de la sinuso��de peut toujours être calcul�ee
�a condition que les fenêtre d'analyse se recouvrent su�samment. De plus, A(p; !k) donne
une estimation de l'amplitude de la sinuso��de dans le canal d'indice k. Voir [Moulines 95]
ou [Portno� 81b] pour les d�etails.
A partir des valeurs des amplitudes et des fr�equences instantan�ees des sinuso��des dans chaque
canal de FFT, il est possible de modi�er la dur�ee ou la hauteur du signal:

Modi�cation temporelle.

Pour modi�er la dur�ee du signal, on va simplement�ecarter les instants de synth�ese, en modi�ant
la phase �(p; !k) de la transform�ee de Fourier dans chaque canal en fonction la fr�equence
instantan�ee !s. Ainsi on aura

�(p+ 1; !k) = �(p; !k) + !sR

o�u R repr�esente l'intervalle temporel en �echantillon s�eparant les instants de synth�ese d'indice
p et p + 1. La fr�equence instantan�ee �etant pr�eserv�ee, seul le d�eroulement temporel du signal
est alt�er�e par cette op�eration.

Modi�cation fr�equentielle.

Pour modi�er la hauteur du signal, la technique la plus simple consiste �a multiplier les
fr�equences instantan�ees par le facteur de modi�cation, et �a e�ectuer une synth�ese par si-
nuso��des �a partir des valeurs des amplitudes et des fr�equences instantan�ees. En d'autre terme,
la synth�ese n'est plus r�ealis�ee par overlap-add, mais par un banc d'oscillateur.
Un autre possibilit�e consiste �a dilater ou contracter l'axe des fr�equences. Puisque les valeurs des
amplitudes et des phases ne sont connues qu'en un nombre discret de points, et qu'en g�en�eral
l'homoth�etie n'a pas un rapport entier, il faut être capable d'estimer la transform�ee de Fourier
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�a court terme entre les points de FFT. Pour cela on interpole les valeurs des parties r�eelles et
imaginaires entre les valeurs discr�etes donn�ees par le vocodeur de phase. Une interpolation cu-
bique ("cubic spline") permet de respecter la continuit�e et la d�erivabilit�e des courbes obtenues
(fonction de la variable fr�equence). Lors de la reconstruction du signal temporel par overlap-
add, il faut faire particuli�erement attention �a la concordance des phases entre les fenêtres de
synth�ese successives, voir [Moulines 95] pour plus de d�etails. Les op�erations d�ecrites ci-dessus
r�ealisent une simple homoth�etie sur l'axe des fr�equences, donc modi�ent non seulement le fon-
damental, mais aussi les positions des formants.
Pour conserver les formants intacts, une m�ethode consiste �a blanchir pr�ealablement le signal
par un �ltrage adaptatif (du type AR par exemple), e�ectuer l'homoth�etie en fr�equence, puis
re�ltrer le signal par le �ltre inverse, selon le sch�ema ci-dessous

Analyse AR
Filtre blanchisseur A(z)

Vocodeur + homothétie Filtrage 1/A(z)

La technique du vocodeur de phase a pour principal avantage de ne pas faire d'hypoth�ese
sur la nature du signal trait�e, de sorte qu'elle s'applique aussi bien au signal de parole qu'�a la
musique. C'est une m�ethode qui donne de bons r�esultats pour les sons audio, avec relative-
ment peu de d�efauts audibles. Son principal inconv�enient reste sa complexit�e qui rend di�-
cile l'impl�ementation en vue d'un fonctionnement temps-r�eel aux fr�equences d'�echantillonnage
�elev�ees (48 kHz).

4.3.5 Harmoniseur

L'harmoniseur est une g�en�eralisation du changeur de fr�equence (propos�ee la premi�ere fois
dans les ann�ees 70 par Tony Agnello qui travaillait chez Eventide). Plusieurs changements
de fr�equence sont e�ectu�es simultan�ement, et leur sorties somm�ees. On choisit en g�en�eral des
changements de fr�equence correspondant �a la gamme temp�er�ee (pour les applications musi-
cales). Il s'agit alors d'une transposition.

Pitch Shifter 1

Pitch Shifter 2

Pitch Shifter 3

Pitch Shifter 4

P.S.1

P.S.2

P.S.3• •

• •

•
•

•

•
•

a1

a2

a3

In OutIn Out

La premi�ere impl�ementation (�gure de gauche) produit �a partir d'un signal quatre transpo-
sitions. La seconde permet de produire plus de transpositions en �economisant le nombre de
transposeurs. A partir de trois transposeurs de rapport a1, a2 et a3, le signal obtenu en sortie
comporte les transpositions 1, a1, a2, a3, a1 � a2, a1 � a3, a2 � a3, a1 � a2 � a3. Avec N
transposeurs on peut ainsi r�ealiser 2N transpositions. Les harmoniseurs de ce type sont le plus
souvent utilis�es pour des transpositions d'octave car la transposition syst�ematique d'un inter-
valle constant ne satisfait pas les r�egles les plus �el�ementaires de l'harmonie en musique (sauf
si cet intervalle est une octave). Il su�t pour s'en convaincre d'observer la transposition �a la
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tierce majeure d'un mode de Do majeur: le mode transpos�e n'appartient plus au mode de Do
majeur puisqu'il inclut des notes "�etrang�eres" (Fa di�ese, Sol di�ese, Do di�ese et R�e di�ese). Une
nette am�elioration des harmoniseurs est apparu r�ecemment qui permet de mieux respecter les
principes (�el�ementaires) de l'harmonie musicale: dans ce type d'harmoniseur, la transposition
n'est pas �xe, mais varie en fonction de la note jou�ee de fa�con que la m�elodie transpos�ee appar-
tienne �a un mode musical donn�e. Dans l'exemple pr�ec�edent, la transposition sera d'une tierce
majeure ou mineure en fonction de la note jou�ee. Ce type d'harmoniseur utilise un d�etecteur
de fondamental pour d�eterminer la fr�equence du son et la note correspondante.

4.4 Le "chorusing"

A partir d'une source sonore unique, l'e�et de "chorusing" cherche �a imiter le son produit par
l'�ecoute simultan�ee de plusieurs sources similaires. Ainsi pour une guitare, l'e�et de chorusing
tente de donner l'impression que plusieurs guitaristes jouent simultan�ement.
Les e�ets de "chorusing" reposent essentiellement sur la même id�ee: dans un ensemble de
chanteurs ou d'instrumentistes, il n'y en a pas deux qui soient "accord�es" de fa�con exactement
similaire (c'est �a dire, qui produisent exactement le même son, �a la même hauteur). De plus,
leur di��erence de hauteur ne reste pas constante dans le temps. D'o�u l'id�ee d'ajouter au signal
initial des copies de hauteur l�eg�erement di��erente, avec un d�esaccord variant dans le temps.
Deux solutions peuvent être adopt�ees: l'utilisation de "pitch shifters" et l'utilisation de �ltres
passe-tout variant dans le temps.

4.4.1 Impl�ementation par changement de fr�equence

Pour obtenir plusieurs copies du signal de hauteur l�eg�erement di��erente, on peut utiliser un
harmoniseur. En utilisant deux modules de changement de hauteur de rapports a1 et a2, on
peut obtenir les transpositions: 1, a1, a2 et a1� a2. On a ainsi l'impression de quatre sources
simultan�ees.
Les rapport a1 et a2 sont g�en�eralement tr�es voisins de l'unit�e. En e�et, si dans un groupe
instrumental l'un des musiciens jouait plus d'un quart de ton en dessous des autres, le r�esultat
serait musicalement inacceptable. En pratique, on utilise des �ecarts inf�erieurs �a 2 commas (en
musique, le comma est le neuvi�eme du ton, soit 1.2%). De plus, on fait varier ces �ecarts dans
le temps, pour �eviter les battements audibles, etc...
Cette solution est toutefois relativement ch�ere, puisqu'elle n�ecessite l'utilisation d'harmoniseurs.

4.4.2 Impl�ementation par �ltre passe-tout �a retard variable

E�et d'un simple retard variable

Lorsqu'un signal est lu avec un retard variable dans le temps, selon la �gure ci-dessous, il subit
en fait une op�eration de r�e-�echantillonnage.

Ligne à retard
x y



92 Traitement des Signaux Audio-Fr�equences

En e�et, en supposant le signal x(t) connu �a tous les instants t,

y(t) = x(t� � (t)) devient yn = y(n�T ) = x(n�T � � (n�T ))

o�u l'on voit que le signal yn correspond au signal x(t) �echantillonn�e aux instants n�T�� (n�T ).
Si par exemple

� (t) = �t alors yn = x(n�T (1� �))

ce qui montre que le signal yn est obtenu par r�e-�echantillonnage du signal xn �a la nouvelle
fr�equence d'�echantillonnage Fe0 = Fe=(1 � �). Plus g�en�eralement, pour un retard � (t) non
lin�eaire en t, le signal est r�e-�echantillonn�e �a une fr�equence d'�echantillonnage locale

Fe0(t) = Fe (1 � d�

dt
)�1

d'o�u l'id�ee d'utiliser un retard variable pour modi�er localement la fr�equence d'�echantillonnage
[Blesser 78]. Ce r�e-�echantillonnage pose quelques probl�emes de repliement spectral (voir plus
loin).
Bien sûr, un retard lin�eaire en t ne convient pas car la ligne �a retard a une dur�ee �nie. En
pratique, on utilise un retard p�eriodique, sinuso��dal ou en dents de scie, de fr�equence !0:

� (t) = �0 + � sin(!0t) alors Fe0(t) = Fe (1 � �!0 cos(!0t))
�1 � Fe (1 + �!0 cos(!0t))

o�u l'on voit que Fe0(t) est tantôt sup�erieure tantôt inf�erieure �a Fe, et la m�emoire tampon a
une longueur �0 + �. On peut �egalement utiliser un retard �a caract�ere al�eatoire [Blesser 78].
Puisque le signal yn est calcul�e en �echantillonnant x(t) avec une fr�equence d'�echantillonnage
localement variable, mais �ecout�e �a une fr�equence d'�echantillonnage constante, le signal original
x(t) subit une contraction/dilatation p�eriodique de l'axe des fr�equences, ce qui correspond bien
�a une variation de hauteur p�eriodique.
Ce principe est �a la base de l'impl�ementation de "chorus" en �ltre passe-tout �a retard variable.

Impl�ementation en passe-tout

Si la sortie du dispositif ci-dessus est simplement ajout�ee au signal direct, on retrouve le sch�ema
du "
anger", et de fa�con comparable, le signal subit de profondes alt�erations de son spectre.
Pour �eviter ce probl�eme, on applique le principe du retard variable �a un (ou plusieurs) �ltre
passe-tout:

Ligne à retard +
x y

g

-g
+

Ainsi, pour un retard donn�e (entier) p, la fonction de transfert s'�ecrit

H(z) =
g + z�p

1 + gz�p
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qui est bien celle d'un �ltre passe-tout. Ainsi, on conserve la propri�et�e de changement de
fr�equence p�eriodique, en �evitant les probl�emes d'alt�eration du spectre (en r�ealit�e, si le �ltre
statique est bien passe-tout, lorsque le retard varie la propri�et�e passe-tout n'a plus vraiment
de sens, et en pratique, on constate de l�eg�eres variations timbrales).
Le sch�ema ci-dessus peut être g�en�eralis�e �a plusieurs lignes �a retard de la fa�con suivante
[Puckette ]:

retard variable 1

x y

retard variable 2

retard variable 3

Matrice
unitaire

M

On peut en e�et montrer que si la matrice M est unitaire, alors le �ltre r�ealis�e par la �gure
ci-dessus (lorsque les retards sont �xes) est bien passe-tout. En faisant varier les retards de
fa�con ind�ependante, on obtient plusieurs r�epliques du signal original avec des glissements de
fr�equence variables dans le temps.

Probl�emes li�es �a l'interpolation lin�eaire

Comme pour l'e�et de phasing, le retard doit varier dans le temps et pour �eviter les probl�emes
de discontinuit�es en sortie, il est n�ecessaire d'utiliser des retards non-entiers. Lorsque le retard
varie rapidement dans le temps, l'interpolation lin�eaire se traduit par un r�e�echantillonnage du
signal qui n'est pas �a bande limit�e! En e�et, interpoler lin�eairement entre les �echantillons du
signal revient �a convoluer le signal �echantillonn�e par une fonction triangulaire de hauteur 1 et
de largeur deux p�eriodes d'�echantillonnage.

~x(t) =

 
1X

n=�1

xn�(t� n)

!
? w(t) avec w(t) =

(
�T (t+ 1=�T ) pour �1=�T < t < 0
�T (1=�T � t) pour 0 < t < 1=�T

Cette op�eration donne en sortie un signal �a temps continu ~x(t) dont le spectre est le spectre
du signal original p�eriodis�e (�a cause de l'�echantillonnage), et multipli�e par la transform�ee de
Fourier de la fonction triangulaire, un sinus cardinal au carr�e. Le signal �a temps continu
~x(t) est ensuite r�e-�echantillonn�e avec une p�eriode d'�echantillonnage (1 � �)�T et cela sans
�ltrage passe-bas pr�ealable. Ce r�e-�echantillonnage qui n'est pas �a bande limit�ee produit donc
un repliement spectral. Pour les signaux audio dont le spectre est principalement localis�e en
basse-fr�equence, ce repliement spectral ne pose pas de probl�eme majeur [Rossum 93]. De plus,
l'e�et de chorusing a tendance �a masquer les artifacts dus au r�e-�echantillonnage imparfait.

4.5 Distorsion

4.5.1 Id�ee g�en�erale

Bien que la distorsion du signal soit un e�et g�en�eralement ind�esirable dans une installation
haute �d�elit�e, c'est aussi un e�et recherch�e dans certains cas, notamment par les guitaristes
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(encore eux!) Une distorsion du signal est ais�ement obtenue en le faisant circuler �a travers une
fonction de transfert non lin�eaire:

y(t) = f(x(t)) avec f(u) non lin�eaire

La fonction de transfert non lin�eaire fait apparâ�tre dans le spectre des composantes qui n'y
�guraient pas originellement. En particulier, si xn est compos�e d'une somme de sinuso��des, et
si l'on peut d�evelopper f(u) en s�erie de Maclaurin autour de 0,

f(u) = f(0) + uf 0(0) +
u2f 00(0)

2!
+
u3f 000(0)

3!
+ ::: =

1X
i=0

ui

i!

dif

dui

on voit que le signal xn

xn =
pX

i=�p

ej!in

pass�e �a travers la fonction f apparâ�t comme une somme pond�er�ee de ses puissances enti�eres,
et l'on a donc

yn =
1X
i=0

�i(xn)
i o�u (xn)

i =
X

�p�j(k)�p

ej(!j(0)+!j(1)+:::+!j(i�1))

Pour un signal compos�e de sinuso��des r�eelles, les termes !i apparaissent par paires de signes op-
pos�es. Par suite, le signal en sortie yn contient des composantes sinuso��dales dont les fr�equences
sont toutes les sommes et les di��erences des multiples des fr�equences originales !i. Ainsi, un
couple de sinuso��des xn = cos(!1)+ cos(!2) donnera en sortie un signal qui en g�en�eral contien-
dra les fr�equences !1; !2; !1 + !2; !1 � !2; 2!1 etc...
Si xn est p�eriodique, yn est �egalement p�eriodique de même p�eriode, mais son contenu spectral
est modi��e.

4.5.2 Impl�ementation �a l'aide de polynômes de Chebyshev

Une fa�con de choisir la fonction de transfert consiste �a consid�erer en entr�ee un signal purement
sinuso��dal, et tenter de contrôler le nombre et les amplitudes des harmoniques qui apparaissent
apr�es transformation non-lin�eaire. On utilise pour cela les polynômes de Chebyshev Ti qui
poss�edent la propri�et�e

Ti(cos(�)) = cos(i�)

Ces polynômes peuvent être calcul�es par:

T0(x) = 1; T1(x) = x et Tn+1(x)� 2xTn(x) + Tn�1(x) = 0

Cette propri�et�e int�eressante permet de doser le degr�e de distorsion obtenu par le syst�eme. On
voit qu'en choisissant pour f(u) une somme pond�er�ee de polynômes de Chebyshev, on fait
apparâ�tre dans le signal f(cos(!n)) une somme pond�er�ee de certaines fr�equences multiples
de !. Ci-dessous, un exemple de fonction de transfert obtenue de cette fa�con, avec un ordre
maximal de 3 (P (x) = 0:12x3 + 0:4x2 � 0:91x � 0:2), et un signal original comportant deux
sinuso��des avant et apr�es distorsion.
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o�u l'on voit que le signal trait�e comporte les fr�equences multiples des deux fr�equences originales
(jusqu'�a un facteur 3), mais aussi les multiples de leur di��erences etc...
Puisque la fonction f(u) est non-lin�eaire, la distorsion g�en�er�ee par son application au signal
xn d�epend fortement de l'amplitude maximale du signal: pour un signal de tr�es faible niveau,
f(u) peut être consid�er�ee comme lin�eaire (si son terme constant est nul) et la distorsion devient
faible.



96 Traitement des Signaux Audio-Fr�equences

4.6 Bibliographie du chapitre 4

[Benson 88] J. Benson. Audio Engineering Handbook. mcGraw-Hill, New York, 1988.

[Blesser 78] B. A. Blesser and J. M. Kates. Digital processing of audio signals. In
Alan V. Oppenheim, editor, Applications of Digital Signal Processing, chap-
ter 2. Prentice-Hall, Englewood Cli�s, 1978.

[Dattorro 87] J. Dattorro. Using digital signal processor chips in a stereo audio time
compressor/expander. Proc. 83rd AES Convention, New York, Oct 1987.
preprint 2500 (M-6).

[Fairbanks 54] G. Fairbanks, W.L. Everitt, and R.P. Jaeger. Method for time or frequency
compression-expansion of speech. IEEE Trans. Audio Electroacoust., vol. AU-
2, pp. 7{12, Jan 1954.

[Hardam 90] E. Hardam. High quality time scale modi�cation of speech signals using fast
synchronized overlap add algorithms. Proc. IEEE ICASSP-90, pp. 409{412,
1990.

[Laroche 93] J. Laroche. Autocorrelation method for high quality time/pitch scaling. IEEE
ASSP Workshop on app. of sig. proc. to audio and acous., 1993.

[Lee 72] F. Lee. Time compression and expansion of speech by the sampling method.
J. Audio Eng. Soc., vol. 20 (9), pp. 738{742, 1972.

[Malah 79] D. Malah. Time-domain algorithms for harmonic bandwidth reduction and
time scaling of speech signals. IEEE Trans. Acoust., Speech, Signal Processing,
vol. 27 (2), pp. 121{133, 1979.

[McNally 84] G. W. McNally. Dynamic range control of digital audio signals. J. Audio Eng.
Soc., vol. 32 (5), May 1984.

[Moorer 78] J. A. Moorer. The use of the phase vocoder in computer music applications. J.
Audio Eng. Soc., vol. 26 (1), 1978.

[Moulines 90] E. Moulines and F. Charpentier. Pitch-synchronous waveform processing tech-
niques for text-to-speech synthesis using diphones. Speech Communication,
vol. 9 (5/6), pp. 453{467, Dec 1990.

[Moulines 95] E. Moulines and J. Laroche. Non parametric techniques for pitch-scale and
time-scale modi�cation of speech. Speech Communication, vol. 16, pp. 175{
205, Feb 1995.

[Portno� 80] M. R. Portno�. Time{frequency representation of digital signals and systems
based on short{time fourier analysis. IEEE Trans. Acoust., Speech, Signal
Processing, vol. ASSP-28, pp. 55{69, Feb 1980.



Traitement des Signaux Audio-Fr�equences 97

[Portno� 81] R. Portno�. Time-scale modi�cations of speech based on short-time Fourier
analysis. IEEE Trans. Acoust., Speech, Signal Processing, vol. 29 (3), pp. 374{
390, 1981.

[Puckette ] M. Puckette. Private communication.

[Rossum 93] D. Rossum. Constraint based audio interpolators. IEEE ASSP Workshop on
app. of sig. proc. to audio and acous., 1993.

[Roucos 85] S. Roucos and A. M. Wilgus. High quality time-scale modi�cation of speech.
Proc. IEEE ICASSP-85, Tampa, pp. 493{496, Apr 1985.

[Scott 72] R. Scott and S. Gerber. Pitch-synchronous time-compression of speech. Pro-
ceedings of the Conference for Speech Communication Processing, pp. 63{65,
Apr 1972.

[Sene� 82] S. Sene�. System to independently modify excitation and/or spectrum of speech
waveform without explicit pitch extraction. IEEE Trans. Acoust., Speech, Sig-
nal Processing, vol. ASSP-24, pp. 358{365, 1982.

[Smith 84] J. Smith. An allpass approach to digital phasing and 
anging. Proceedings of
1984 International Computer Music Conference, Paris, 1984.

[Sylvestre 92] B. Sylvestre and P. Kabal. Time-scale modi�cation of speech using an incre-
mental time-frequency approach with waveform structure compensation. Proc.
IEEE ICASSP-92, pp. 81{84, 1992.

[Verhelst 93] W. Verhelst and M. Roelands. An overlap-add technique based on waveform
similarity (wsola) for high quality time-scalemodi�cation of speech. Proc. IEEE
ICASSP-93, Minneapolis, pp. 554{557, Apr 1993.

[Wayman 88] J.L. Wayman and D.L. Wilson. Some improvements on the sychronized-overlap-
add method of time scale modi�cation for use in real-time speech compression
and noise �ltering. IEEE Trans. Acoust., Speech, Signal Processing, vol. 36 (1),
pp. 139{140, Jan 1988.



98 Traitement des Signaux Audio-Fr�equences



Chapitre 5

Syst�emes
d'analyse-modi�cation-synth�ese

5.1 Introduction

Les m�ethodes de modi�cation de signal pr�esent�ees au chapitre 4 ont l'avantage de leur sim-
plicit�e, et de leur universalit�e: la plupart ne font aucune hypoth�ese sur la nature du signal,
et peuvent être utilis�ees indi��eremment sur des signaux de parole ou de musique. Cette uni-
versalit�e s'accompagne malheureusement de performances pas toujours satisfaisantes, car les
sp�eci�cit�es des signaux ne sont pas prises en compte.
Nous allons voir dans ce chapitre trois syst�emes d'analyse-modi�cation-synth�ese dont deux sont
fond�es sur di��erent mod�eles de signal. Ces deux syst�emes font l'hypoth�ese d'une structure du
signal, et aboutissent �a des m�ethodes de modi�cation mieux adapt�ees et la plupart du temps
plus performantes.

5.2 Analyse-synth�ese par transform�ee de Fourier �a court

terme

5.2.1 Principe de base

La transform�ee de Fourier �a court terme (TFCT) consiste �a e�ectuer des transform�ees de
Fourier sur des portions de signal r�eguli�erement espac�ees. Chaque portion (ou trame) est
obtenue en appliquant au signal une fenêtre de pond�eration de longueur N , puis en d�ecalant la
fenêtre de R �echantillons. Dans chaque trame, on applique une FFT qui fournit une description
fr�equentielle du signal entre les instants np et np+1.
Pour synth�etiser un signal �a partir de la transform�ee de Fourier �a court terme, on e�ectue
dans chaque trame une transform�ee de Fourier discr�ete inverse. Le signal �nal est obtenu
par "overlap-add": on pond�ere chaque trame par une fenêtre de synth�ese, puis on ajoute les
portions qui se superposent. L'int�erêt de la transform�ee de Fourier �a court terme est d'obtenir
une description fr�equentielle du signal autour d'un instant donn�e. Cette description fournit
un mode de visualisation pertinent pour les signaux audio (spectrogramme, etc) et permet de
r�ealiser des modi�cations complexes.

99
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Figure 5.1: Sch�emas d'analyse et de synth�ese par transform�ee de Fourier �a court terme.

Parmi les r�ef�erences bibliographiques concernant la transform�ee de Fourier �a court-terme, la
plus compl�ete est le livre de Crochiere et Rabiner [Crochiere 83] qui traite du probl�eme plus
g�en�eral des bancs de �ltres multi-cadence (c'est �a dire o�u les signaux de sous-bande ne sont
pas �echantillonn�es �a la même fr�equence que le signal analys�e). Pour une pr�esentation moins
d�etaill�ee de la TFCT, on peut se reporter �a [Nawab 88] ou �a [Allen 77]. En�n, l'interpr�etation
de la transform�ee de Fourier �a court-terme en tant que repr�esentation temps-fr�equence est
pr�esent�ee dans [Cohen 89].
Les paragraphes suivants pr�esentent une analyse th�eorique plus rigoureuse de la transform�ee de
Fourier �a court terme et �etudient la validit�e des transformations r�ealisables par cette technique.

5.2.2 Analyse th�eorique

On trouve deux notations di��erentes pour la TFCT :

La convention passe-bande traduit �d�element la mani�ere dont la transformation est impl�e-
ment�ee (sch�ema ci-dessus). Elle devient tr�es lourde lorsqu'il s'agit d'e�ectuer des calculs
formels.

La convention passe-bas est la notation de la TFCT qui se prête le plus facilement aux
calculs du fait de sa simplicit�e. Cependant cette convention pr�esente le d�efaut de ne pas
correspondre exactement �a la mani�ere dont la TFCT est r�ealis�ee en pratique. C'est cette
�ecriture que l'on trouve dans la majorit�e des articles cit�es.

Convention passe-bande

Le sch�ema d'analyse ci-dessus s'�ecrit formellement:

~X(p; !k) =
N�1X
n=0

h(�n)x(pR + n)e�j
2�
N
kn (5.1)

o�u ~X(p; !k) repr�esente la valeur (complexe) de la transform�ee de Fourier pour la fr�equence !k
�a la trame p. On voit que la fenêtre de pond�eration h(�n) est appliqu�ee �a la portion de signal
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comprise entre les �echantillons pR et pR + N � 1. Le choix de l'�ecriture h(�n) est justi��e
ci-dessous.
La trame suivante qui va de (p+1)R et (p+1)R+N � 1 poss�ede donc N �R �echantillons en
commun avec la trame d'indice p (R est g�en�eralement inf�erieur �a N).
Dans le cas o�u R = 1 (chaque trame est d�ecal�ee d'un �echantillon seulement) l'�equation (5.1)
se r�e�ecrit en posant n0 = �n:

~X(p; !k) =
1X

n=�1

uk(n)x(p� n) (5.2)

avec uk(n) = h(n)ej
2�
N
kn (les bornes de la sommation ne sont pas sp�eci��ees car h(n) est �a

support �ni). ~X(p; !k) est donc le r�esultat de la convolution de x par uk.
uk(n) est la r�eponse impulsionnelle d'un �ltre passe-bande complexe centr�e autour de la pul-
sation 2�

N
k. En e�et, les fenêtre de pond�eration couramment utilis�ees (Hanning, Hamming,

rectangulaire etc) ont une r�eponse en fr�equence de type passe-bas. La multiplication de h(n)

par ej
2�
N
kn a pour e�et de translater cette r�eponse fr�equentielle autour de 2�

N
k.

De ce qui pr�ec�ede, on conclut que ~X(p; !k) est le r�esultat du �ltrage de x(n) par un �ltre passe-
bande complexe centr�e autour de la pulsation 2�

N
k. Cette constatation justi�e l'interpr�etation

de la transform�ee de Fourier �a court terme en terme de banc de �ltres.
Lorsque R 6= 1, ~X(p; !k) est une version sous �echantillonn�ee par un facteur R du signal passe-
bande d�ecrit par l'�equation (5.2) Ici, le sous-�echantillonnage est r�ealis�e en ne conservant qu'un
�echantillon sur R, ce qui peut donner lieu �a du repliement fr�equentiel (voir plus loin).

Convention passe-bas

Le changement de variable n0 = pR+n dans la formule (5.1) permet d'aboutir �a la repr�esentation
passe-bas dans laquelle la TFCT s'�ecrit:

~X(p; !k) = ej
2�
N
pR

+1X
n=�1

h(pR � n)x(n)e�j
2�
N
kn (5.3)

On peut maintenant poser:

~X(p; !k) = X(p; !k)e
j 2�
N
pR

On v�eri�e que X(p; !k) est maintenant un signal passe-bas (dont le contenu fr�equentiel est
localis�e autour de la fr�equence nulle).
C'est �a X(p; !k) que l'on se r�ef�ere lorsqu'on �evoque la convention passe-bas. Dans le cas o�u
R = 1, on a

X(p; !k) =
+1X

n=�1

h(p � n)
n
x(n)e�j

2�
N
kn
o

(5.4)

on v�eri�e que X(p; !k) est obtenu par �ltrage passe-bas par h(n) du signal x(n) multipli�e par
une exponentielle complexe. Dans le cas o�u R 6= 1, X(p; !k) est obtenu par un simple sous
�echantillonnage, conform�ement au sch�ema classique suivant.
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��
��

-- - -
?
,,llx(n)

exp(�j !kn)

h(n) X(p; !k)# R

Cette convention passe-bas est la d�e�nition de la transform�ee de Fourier �a court terme
qui est la plus souvent utilis�ee [Crochiere 83] [Portno� 81a], en raison de la simpli�cation des
calculs qu'elle entrâ�ne.
A la synth�ese, le signal est obtenu par la formule suivante

y(n) =
+1X

p=�1

f(n � pR)
1

N

N�1X
k=0

Y (p; !k)e
j 2�
N
kn (5.5)

o�u l'on voit que le signal est obtenu par la sommation de trames elles-mêmes obtenues par
transform�ee de Fourier inverse. La fenêtre de pond�eration f(n) est appel�ee fenêtre de synth�ese.
Elle est tr�es souvent rectangulaire et de longueur N .

Exemple: Transform�ee de Fourier �a court terme d'une sinuso��de modul�ee

Pour bien comprendre le fonctionnement de la transform�ee de Fourier �a court terme dans les
deux conventions, prenons l'exemple tr�es simple d'un signal x(n) compos�e d'une exponentielle
complexe modul�ee en amplitude: x(n) = a(n)exp(2j�nk0=N). Pour simpli�er les calculs,
la fr�equence de l'exponentielle complexe correspond �a un point de la transform�ee de Fourier
discr�ete. Le signal modulant a(n) est �a variation tr�es lente.

convention passe-bande L'application de la formule (5.1) au signal x(n) aboutit �a:

~X(p; !k) � a(pR)H(!k � !k0)exp(j
2�

N
pR)

o�u l'on a suppos�e que a(n) est constant sur la dur�ee N d'une fenêtre d'analyse. H(!)
est la transform�ee de Fourier de la fenêtre d'analyse �a la fr�equence !.
A l'int�erieur d'une trame, le module de ~X(p; !k) pr�esente un pic �a la fr�equence !k0 , la
forme exacte du pic �etant d�etermin�ee par la r�eponse en fr�equence de la fenêtre d'analyse.
Le signal temporel ~X(p; !k0) correspond simplement �a un sous-�echantillonnage de x(n)
avec un gain �egal �a H(0).

convention passe-bas Dans la convention passe-bas, on a

X(p; !k) � a(pR)H(!k � !k0)

Le signal temporelX(p; !k0 ) correspond maintenant au signal modulant a(n) sous-�echan-
tillonn�e par un facteur R. Il s'agit d'un signal variant tr�es lentement.

On calculera �a titre d'exercice le r�esultat dans la convention passe-bas de la TFCT d'une
exponentielle complexe lentement modul�ee en fr�equence. On v�eri�e en particulier que la TFCT
permet d'acc�eder simplement �a la fr�equence instantan�ee de ce signal.
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5.2.3 Utilisation de la TFCT pour la modi�cation de signal

Depuis tr�es longtemps, la TFCT a �et�e utilis�ee pour r�ealiser des traitements complexes: �l-
trage variant dans le temps [Moorer 86], modi�cation de hauteur ou de dur�ee [Portno� 81b],
d�ebruitage [Lim 79]. Ce chapitre est consacr�e �a l'analyse des conditions portant sur les
param�etres de la TFCT qui permettent une mise en oeuvre correcte de ces traitements.

Conditions de reconstruction parfaite en l'absence de modi�cation

On suppose ici que l'on e�ectue une analyse par TFCT directement suivie d'une synth�ese sans
modi�cation. On se placera par la suite dans la convention passe-bas. En reportant

X(p; !k) =
+1X

n=�1

h(pR � n)x(n)e�j
2�
N
kn

dans

x̂(n) =
+1X

p=�1

f(n � pR)
1

N

N�1X
k=0

X(p; !k)e
j 2�
N
kn

on obtient (apr�es calculs!)

x̂(n) = x(n)
+1X

p=�1

f(n � pR)h(pR � n)

La condition de reconstruction parfaite du signal original est donc:

+1X
p=�1

f(n� pR)h(pR � n) = 1 quel que soit n (5.6)

On pose w(n) = h(�n)f(n). Cette fenêtre, obtenue en multipliant les fenêtres d'analyse et
de synth�ese, est la pond�eration appliqu�ee au signal original dans chaque trame, apr�es analyse-
synth�ese. La condition de reconstruction parfaite devient donc:

+1X
p=�1

w(n � pR) = 1 quel que soit n (5.7)

Il faut donc que la somme des fenêtres w(n) translat�ees de pR �echantillons donne uniform�ement
1.
Un exemple tr�es classique de fenêtre w(n) v�eri�ant cette condition est la fenêtre de Hanning
pour R = N=2: w(n) = sin2(�n=N) pour 0 � n < N (par exemple h(n) fenêtre de Hanning et
f(n) fenêtre rectangulaire).
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Exemple simple de modi�cation

L'�etude th�eorique du lien existant entre les modi�cations e�ectu�ees sur le spectre �a court-
terme et leurs �equivalents en terme de �ltrage (�eventuellement variant dans le temps) du signal
temporel est complexe dans le cas g�en�eral (voir [Crochiere 83] pour cette �etude d�etaill�ee).
On examine dans ce paragraphe le cas ultra-simple suivant: on applique au spectre �a court-
terme un gain g(p) identique �a toutes les fr�equences, susceptible de varier d'une trame �a la
suivante. Cette modi�cation n'a aucun int�erêt en pratique (le gain �etant le même �a toutes les
fr�equences, l'utilisation de la TFCT ne se justi�e pas) mais cet exemple simple montre que
l'e�et d'une modi�cation du spectre �a court-terme d�epend beaucoup du choix des param�etres
de la TFCT.

On consid�ere un signal x(n) dont on calcule la TFCT X(p; !k) en notation passe-bas
(Eq. 5.4). On applique alors sur le spectre �a court-terme un gain g(p) ind�ependant de !k
pour obtenir un spectre modi��e Y (p; !k) = g(p)X((p; !k). Le signal temporel est obtenu grâce
�a la formule de synth�ese (5.5). Tout calcul fait, on obtient la formule suivante:

y(n) = x(n)

8<
:

1X
p=�1

g(p)(f(n � pR)h(pR � n))

9=
;

le terme entre parenth�eses f(n � pR)h(pR � n) s'identi�e �a w(n � pR) o�u w(k) = f(k)h(�k)
comme pr�ec�edemment.
Par suite, le signal d�e�ni par

gR(n) =
1X

p=�1

g(p)w(n� pR)

peut s'interpr�eter comme la convolution par w(n) du signal obtenu en intercalant R�1 valeurs
nulles entre les valeurs cons�ecutives de g(p). En e�et, les valeurs de g(p) ne sont sp�eci��ees
qu'�a chaque trame �a court-terme, c'est �a dire une fois tous les R �echantillons. Le gain appliqu�e
�a chaque �echantillon gR(n) est logiquement obtenu par un sur�echantillonnage de g(p). On

g(p) R w(n) g (n)
R

Figure 5.2: Relation de sur�echantillonnage entre le gain sp�eci��e dans chaque trame �a court-terme
g(p) et le gain appliqu�e �a chaque �echantillon gR(n).

constate que la fenêtre w(n) joue le rôle de �ltre d'interpolation qui correspond id�ealement
�a un �ltre passe-bas de fr�equence de coupure 2�=R. Examinons deux exemples simples o�u
l'on consid�ere que les fenêtres d'analyse et de synth�ese sont toutes deux rectangulaires, et de
longueur N . w(n) est donc rectangulaire de longueur N .

� Supposons que les fenêtres ne se recouvrent pas: R = N . Notons que la condition de
reconstruction parfaite sans modi�cation (5.7) est ici remplie. La �gure (5.3) pr�esente
l'allure temporelle du gain gR(n) e�ectivement appliqu�e au signal pour un gain g(p)
donn�e. On constate que le gain sur�echantillonn�e gR(n) pr�esente des sauts brusques
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Figure 5.3: Gain gR(n) (trait plein) correspondant �a g(p) (cercles). R = N = 20

tous les 20 �echantillons qui peuvent se traduire auditivement par des clics p�eriodiques.
Ici, w(n) poss�ede une bande passante plus large que 2�=20, et le sur�echantillonnage (qui
donne lieu �a des ph�enom�emes non lin�eaires de repliement spectral) ne donne pas un gain
gR(n) �a variation lente.

� Si l'on choisit N = 20 et R = 5, le recouvrement est important et l'on se trouve toujours
dans les conditions de reconstruction parfaite (�a un facteur multiplicatif pr�es). Le gain
gR(n) est donn�e par la �gure (5.4). On constate sur la �gure que gR(pR) 6= g(p): le gain
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Figure 5.4: Gain gR(n) (trait plein) correspondant �a g(p) (cercles). N = 20 et R = 5

sur�echantillonn�e ne passe pas forc�ement par les valeurs g(p) sp�eci��ees. Ceci traduit l'e�et
du �ltrage passe-bas (non-id�eal) e�ectu�e par la fenêtre w(n). Notons que le �ltrage passe-
bas n�ecessaire au sur�echantillonnage correspond maintenant �a une fr�equence de coupure
de 2�=5. Cette condition est moins exigeante que la pr�ec�edente.
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D'une fa�con g�en�erale, pour e�ectuer des modi�cations dans le domaine des spectres �a
court-terme, il est n�ecessaire d'utiliser un recouvrement su�sant des trames �a court-terme,
a�n d'�eviter les probl�emes mis en �evidence dans le premier exemple. De plus, la forme des
fenêtres d'analyse et de synth�ese a une in
uence non n�egligeable, car elle d�etermine le �ltrage
e�ectu�e par w(n). Ces pr�ecautions prises, il ne faut pas oublier que la modi�cation sp�eci��ee sur
les spectres �a court-terme subit un �ltrage passe-bas: les modi�cations e�ectivement apport�ees
au signal sont donc g�en�eralement �a variation plus lente.

Des r�esultats similaires peuvent être mis en �evidence pour des gains g(!k) d�ependant de la
fr�equence et constant dans le temps (�ltrage/convolution par transform�ee de Fourier �a court-
terme).

5.2.4 Reconstruction �a partir de la phase seule ou de l'amplitude
seule

Si l'on e�ectue une TFCT avec un recouvrement de 50%, le volume des donn�ees dans le domaine
de la TFCT est deux fois plus important que le nombre initial d'�echantillons (ou encore, la
dimension de l'espace d'arriv�ee est deux fois celle de l'espace de d�epart). De cette remarque
d�ecoulent deux cons�equences importantes:

1. Les informations contenues dans la TFCT ne sont pas ind�ependantes entre elles.

2. Il n'est pas forc�ement possible de trouver un signal temporel correspondant �a une TFCT
donn�ee arbitrairement.

A partir de ces constatations, deux techniques ont �et�e �etudi�ees:

1. A partir d'une TFCT valide (c'est �a dire correspondant �a un signal temporel cependant
inconnu), il est parfois possible de reconstruire le signal temporel �a partir de la moiti�e
seulement de l'information disponible dans la TFCT. Par exemple on peut reconstruire
(it�erativement) le signal �a partir de la phase seulement ou de l'amplitude seulement.
Voir [Nawab 83, Hayes 80] pour les techniques propos�ees.

2. A partir d'une TFCT dont on ne sait pas si elle est valide (si elle correspond e�ectivement
�a un signal temporel), il est parfois possible de la modi�er it�erativement (en changer
la phase par exemple) et d'obtenir un signal temporel qui lui corresponde [Gri�n 84,
Dembo 88].

Les probl�emes �evoqu�es ci-dessus se manifestent par exemple par l'apparition d'une r�everb�e-
ration ind�esirable lors de l'�etirement temporel d'un signal. L'utilisation des m�ethodes ci-dessus
permet de r�eduire e�cacement ce d�efaut, au prix d'une s�erieuse augmentation du temps de
calcul [Roucos 85].

5.3 Repr�esentation par somme de sinuso��des: McAulay-

Quatieri

Ce syst�eme a �et�e introduit par McAulay et Quatieri vers 1985 [McAulay 86] principalement en
vue du codage bas d�ebit de la parole. Dans ce syst�eme, le signal est repr�esent�e sous la forme
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d'une somme de sinuso��des dont les fr�equences, les amplitudes et les phases sont contrôl�ees au
cours du temps.

5.3.1 Mod�ele

Le signal est repr�esent�e sous la forme

s(t) =
L(t)X
l=1

Al(t)exp(j	l(t)) avec
d	l(t)

dt
= !l(t)

o�u Al(t) est l'amplitude �a l'instant t de la sinuso��de l, 	l(t) est la phase instantan�ee de cette
sinuso��de �a l'instant t et !l(t) est sa fr�equence instantan�ee.

5.3.2 Analyse

L'analyse consiste �a estimer les param�etres repr�esentatifs du signal. Elle est e�ectu�ee de la
fa�con suivante:

Estimation des param�etres sinuso��daux Le signal est "coup�e" en fenêtres d'analyse con-
tigu�es de dur�ee T dont les centres sont situ�es aux instants tk. Sur la dur�ee de la fenêtre
d'analyse, les param�etres sont suppos�es invariants: L'amplitude Al(t) et la fr�equence instan-
tan�ee !l(t) de chaque sinuso��de sont suppos�ees constantes sur la dur�ee T . Par cons�equent, le
signal sur la fenêtre d'analyse se r�e�ecrit:

s(n) =
LkX
i=1

Bk
l exp(jn!

k
l ) avec Bk

l = Ak
l exp(j�

k
l )

o�u Bk
l repr�esente l'amplitude complexe de la sinuso��de l. Bk

l contient l'information sur l'ampli-
tude de la sinuso��de (jjBk

l jj) et sur son d�ephasage (Arg(Bk
l )).

Pour estimer les valeurs des amplitudes, des fr�equences et des d�ephasages, McAulay et Quatieri
utilisent la transform�ee de Fourier: la transform�ee de Fourier du signal sinuso��dal fait apparâ�tre
des pics aux fr�equences des sinuso��des, pics dont l'amplitude et la phase permettent de retrouver
les param�etres recherch�es. Cela est fait de la fa�con suivante:

En supposant que la fr�equence fondamentale du signal �a �et�e estim�ee, la transform�ee de
Fourier du signal est calcul�ee sur une dur�ee de deux p�eriodes de pitch, avec une fenêtre de
pond�eration de type Hamming [Delmas 91]. La fenêtre de pond�eration est destin�ee �a diminuer
les lobes secondaires qui apparaissent dans la transform�ee de Fourier d'une sinuso��de. Lorsque
le signal n'est pas p�eriodique, la taille de la FFT est simplement �egale �a deux fois la derni�ere
p�eriode �evalu�ee (ou est �xe si le signal n'est jamais p�eriodique).
Les pics du module de la transform�ee de Fourier sont extraits, et donnent une premi�ere estima-
tion des valeurs des fr�equences sinuso��dales. Ces valeurs ne sont pas tr�es pr�ecises, puisqu'elles
correspondent �a des points discrets de la transform�ee de Fourier (la pr�ecision est Fe=N o�u N est
la taille de la FFT). Pour am�eliorer cette impr�ecision, on utilise la technique du z�ero-padding
qui consiste �a compl�eter les N �echantillons de signal par des valeurs nulles, et �a e�ectuer la
FFT sur KN points. Ceci n'am�eliore pas la r�esolution de la transform�ee de Fourier (li�ee elle
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�a la longueur de signal utilis�ee), mais revient �a �echantillonner la transform�ee de Fourier con-
tinue �a temps discret avec plus de pr�ecision (la fr�equence correspondant au pic de la FFT est
pr�ecise �a Fe=KN). Une �etape suppl�ementaire peut être utilis�ee qui consiste �a faire passer une
parabole par les trois points situ�es autour du maximum (maximum compris), et consid�erer que
la fr�equence est donn�ee par l'abscisse correspondant au maximum de la parabole [Serra 90].
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Figure 5.5: A gauche: spectre d'un signal de piano, les pics d�etect�es sont marqu�es par des cercles.
A droite: interpolation parabolique permettant de ra�ner la fr�equence estim�ee.

L'amplitude et la phase de chaque sinuso��de sont donn�ees respectivement par le module et la
phase de la transform�ee de Fourier au point consid�er�e.

Appariement des pics. Une fois que les sinuso��des ont �et�e d�etect�ees et leurs param�etres
estim�es dans chaque fenêtre d'analyse, il devient n�ecessaire de les apparier, c'est �a dire de
d�eterminer �a quelle sinuso��de de la fenêtre k + 1 correspond la sinuso��de d'indice l dans la
fenêtre pr�ec�edente. Cette op�eration, n�ecessaire pour la synth�ese, est une �etape cruciale de
l'analyse. Comme le nombre de composantes sinuso��dales n'est pas constant d'une fenêtre �a
l'autre, l'appariement n'est pas une op�eration simple. En particulier, les sinuso��des peuvent
apparâ�tre, ou disparâ�tre.
En g�en�eral, on associe �a la sinuso��de l dans la fenêtre k de fr�equence !kl la sinuso��de l0 dans la
fenêtre k+1 de fr�equence !k+1

l0 la plus proche de !kl . C'est le principe de base de l'appariement.
Cependant, les choses se compliquent passablement �a cause des pics "non signi�catifs" issus
des lobes secondaires, ou bien correspondant �a du bruit, qui peuvent "voler" l'appariement �a
un pic donn�e.

Au terme de ces �etapes, on dispose d'une repr�esentation du signal sous la forme d'une
somme de sinuso��des d'amplitude, de fr�equence et de phase variant �a chaque fenêtre, et dont
le nombre lui-même n'est pas constant.

5.3.3 Synth�ese

Les param�etres des sinuso��des �etant �x�es pendant toute la longueur de la fenêtre d'analyse, on
ne peut se contenter de synth�etiser des morceaux de signal de longueur �egale �a celle de la fenêtre
d'analyse, et de les mettre bout �a bout: ceci g�en�ere des discontinuit�es tout �a fait audibles
aux fronti�eres de fenêtres. Deux solutions se pr�esentent: synth�etiser une dur�ee sup�erieure
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et e�ectuer un "cross-fade" entre les signaux synth�etiques pour �eviter les discontinuit�es (on
a alors une synth�ese de type overlap-add) ou interpoler les param�etres de fa�con �a garantir
la continuit�e aux fronti�eres de fenêtres. C'est cette deuxi�eme solution qui est retenue par
McAulay et Quatieri car elle s'impl�emente plus facilement, et n�ecessite moins de calculs.

Interpolation des Amplitudes L'id�ee retenue est la plus simple: interpolation lin�eaire
pour les amplitudes. Au sein de la fenêtre k,

~Al(n) = Ak
l +

Ak+1
l �Ak

l

S
n

o�u S est le nombre d'�echantillons s�eparant les instants tk et tk+1. Malgr�e sa simplicit�e, ce choix
donne toujours de bons r�esultats.

Interpolation des phases Malheureusement, la phase ne peut pas être interpol�ee lin�eaire-
ment parce qu'elle n'est connue qu'�a 2M� pr�es. De plus, on d�esire assurer la continuit�e des
phases aux fronti�eres, ainsi que la continuit�e des fr�equences instantan�ees (qui ont toutes les
deux �et�e fournies par l'analyse), ce qui n'est pas possible en utilisant une simple interpolation
lin�eaire.
Pour chaque sinuso��de, les continuit�es des phases et des fr�equences instantan�ees aux deux
fronti�eres (k�1! k et k ! k+1) donne quatre contraintes. Ce nombre justi�e le choix d'une
interpolation cubique de la phase [Almeida 84]. Plus pr�ecis�ement, on va faire l'hypoth�ese que
la phase instantan�ee ~	(t) peux s'�ecrire (on omet l'indice l):

~	(t) = a+ bt+ ct2 + dt3

Les contraintes de continuit�e sont alors:

~	(0) = �k et
d~	

dt
(0) = !k

~	(T ) = �k+1 + 2M� et
d~	

dt
(T ) = !k+1

o�u le param�etre M (entier) reste �a d�eterminer. La d�etermination de M est appel�ee le "d�erou-
lement de phase". M est d�etermin�e par une contrainte de `douceur' de la phase ~	(t): Si la
fr�equence �etait constante, la phase serait simplement lin�eaire, aussi va-t-on chercher la valeur
de M qui permet de se rapprocher le plus de cette hypoth�ese. M est donc obtenu par la
minimisation du crit�ere:

f(M) =
Z T

0

 
d2 ~	(t)

dt2

!2

dt

par rapport �a M (qui intervient dans l'expression de ~	(t) d�es que les contraintes sont prises
en compte). Ce crit�ere est nul lorsque ~	(t) est une fonction lin�eaire de t.
La minimisation du crit�ere permet de trouver la valeur de M qui donne �a la phase instantan�ee
l'aspect le plus "lin�eaire". La �gure Fig. 5.6 pr�esente l'allure de la phase instantan�ee pour
di��erentes valeurs de M . Les pentes �a t = 0 et t = 100 sont �egales aux fr�equences instantan�ees
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Figure 5.6: A gauche: Phase instantan�ee pour di��erentes valeurs de M . L'optimum est obtenu pour
M = 6. A droite: Sch�ema complet de l'analyse et de la synth�ese.

aux instants tk et tk+1. La courbe obtenue pour M = 6 est celle qui se rapproche le plus d'une
droite (et donc qui minimise le crit�ere ci-dessus).

Finalement, le signal synth�etique est obtenu dans la fenêtre k par:

~s(n) =
LX
l=1

k ~Al(n) cos( ~	l(n))

et grâce �a ce qui pr�ec�ede, on est assur�e de la continuit�e du signal d'une fenêtre �a la suivante.

5.3.4 Utilisation

Le syst�eme de McAulay et Quatieri peut être utilis�e en codage de la parole �a bas d�ebit (avec
l'avantage de la 
exibilit�e: si l'on veut diminuer le d�ebit, on enl�eve des sinuso��des au prix d'une
qualit�e d�egrad�ee). Ce syst�eme est �egalement utilis�e pour e�ectuer des transformations sur le
signal de parole du type modi�cation temporelle ou changement du pitch.

Changement de hauteur Le changement de hauteur du signal est obtenu simplement en
multipliant les valeurs des fr�equences instantan�ees par un facteur �, sans modi�cation des
instants de synth�ese. Cela entrâ�ne une modi�cation de l'enveloppe spectrale qui est elle
aussi dilat�ee d'un facteur �. Pour conserver l'enveloppe spectrale, et donc ne pas modi�er
les formants dans le cas de la parole, McAulay et Quatieri proposent dans un premier temps
d'interpoler lin�eairement les amplitudes et les phases entre les valeurs connues (celles obtenues
par l'analyse) [McAulay 85]. Utilis�ee telle quelle, cette technique ne pr�eserve pas les relations de
phase entre les di��erentes composantes sinusoidales du signal de parole, ce qui peut se traduire
par une qualit�e peu naturelle du signal modi��e. Pour am�eliorer ce r�esultat, les mêmes auteurs
ont propos�e une modi�cation passablement complexe [Quatieri 92] o�u la synth�ese est e�ectu�ee
de fa�con pitch-synchrone. La m�ethode d�ecrite se ram�ene alors �a une version param�etrique de
l'algorithme TDPSOLA [Laroche 93]
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Changement de dur�ee La modi�cation de la dur�ee du signal est e�ectu�ee en modi�ant
les instants de synth�ese: on aura par exemple t

0

k = �tk. Les phases de synth�ese �k doivent
�egalement être recalcul�ees en fonction des fr�equences instantan�ees des sinuso��des. Le reste de
l'algorithme est inchang�e. Malheureusement, en raison de la nature purement sinuso��dale du
signal, ce genre de modi�cation conduit rapidement �a une qualit�e tr�es arti�cielle du signal
modi��e (e�et tuyau: le son prend un aspect r�everb�er�e).

Limites Le syst�eme de McAulay et Quatieri pr�esente donc des limites qui sont li�ees au type
de mod�ele utilis�e: puisque le signal est repr�esent�e sous la forme d'une somme de sinuso��des,
le probl�eme se pose lorsque le signal ne contient pas que des sinuso��des (par exemple, s'il
contient du bruit). L'analyse/synth�ese sans modi�cation peut alors bien fonctionner (le bruit
est repr�esent�e par un grand nombre de sinuso��des), mais les modi�cations �echouent rapidement,
faute d'une bonne ad�equation entre le mod�ele et le signal.

Le syst�eme propos�e par Serra et Smith tente de rem�edier aux limitations du mod�ele de
McAulay et Quatieri.

5.4 Repr�esentation par somme de sinuso��des plus bruit:

Serra-Smith

5.4.1 Mod�ele

Le mod�ele de Serra et Smith [Serra 90, Serra 89] est tr�es similaire �a celui de McAulay et
Quatieri, avec une am�elioration de taille: Le signal est maintenant suppos�e être compos�e de
sinuso��des dont les param�etres varient au cours du temps, auxquelles vient s'ajouter un bruit
dont le contenu spectral varie au cours du temps. Nous avons donc:

s(t) =
L(t)X
l=1

Al(t)exp(j	l(t)) + b(t) avec
d	l(t)

dt
= !l(t)

La partie sinuso��dale est appel�ee "composante d�eterministe" (car il est possible de pr�edire les
�echantillons futurs �a partir du pass�e), et le bruit b(t) est appel�e (abusivement) "composante
stochastique". S'il est facile de d�e�nir ce qu'est la composante d�eterministe, c'est beaucoup
plus di�cile pour la "partie stochastique". Pudiquement, Serra et Smith la d�e�nissent comme
"everything that is not sinusoids" 1. Dans la pratique, la partie stochastique est e�ectivement
obtenue en soustrayant du signal la partie d�eterministe pr�ealablement obtenue. La partie
stochastique inclut par exemple les parties non-vois�ees d'un signal de parole, l'attaque de sons
de percussion, le sou�e d'un son de 
ûte, le frottement de l'archet d'un violon, le sou�e de
l'enregistrement, etc...

5.4.2 Analyse

En ce qui concerne la partie d�eterministe, l'analyse est relativement similaire �a celle de McAulay
et Quatieri. Il s'agit d'un analyse par FFT glissante, d�etection de pics, interpolation parabolique

1�ca s'appelle taper en touche!
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et appariement. Une di��erence notable est que Serra et Smith ne prennent pas en compte
l'information de phase.
La partie stochastique est obtenue en soustrayant dans le domaine des fr�equences, le signal
d�eterministe au signal original pour chaque fenêtre d'analyse.

jE(f)j = jX(f)j � jX̂(f)j

o�u jE(f)j repr�esente le module de la transform�ee de Fourier du signal stochastique e(t), jX(f)j
celui du signal original, et jX̂(f)j celui de la partie d�eterministe. Aucune information de
phase n'est conserv�ee (le signal �etant suppos�e al�eatoire, on se permet de ne conserver que
l'information de module dans le spectre). Le spectre d'amplitude ainsi obtenu est simplement
mod�elis�e sous la forme d'une suite de segments de droite. La Figure Fig. 5.7 repr�esente le
spectre d'un signal original (de piano), le spectre de la partie stochastique (�gure de droite)
et sa mod�elisation par segments de droite. Les pics qui correspondaient �a des composantes
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Figure 5.7: A gauche: spectre d'un signal de piano. A droite: spectre de la partie stochastique, et
mod�elisation par segments de droite.

sinuso��dales sont pratiquement mis �a z�ero, et les segments de droites sont calcul�es pour passer
par des maxima locaux (on ne cherche pas �a mod�eliser les "trous" dans le spectre).
Le sch�ema global de l'analyse est donn�e ci-dessous.
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5.4.3 Synth�ese

La synth�ese de la partie d�eterministe se fait de fa�con similaire �a la technique de McAulay
Quatieri, �a ceci pr�es que l'information de phase n'�etant pas prise en compte, il n'y a pas besoin
de d�erouler la phase, ni de faire une interpolation cubique: on se contente d'interpoler les
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fr�equences instantan�ees entre les instants d'analyse, et on calcule la phase instantan�ee par une
simple int�egration:

!̂l(t) = !kl +
t

T
(!k+1

l � !kl ) et 	̂l(t) = 	̂l(tk) +
Z tk+1

tk
!̂l(u� tk)du

o�u 	̂l(tk) est la phase instantan�ee �a la �n de la fenêtre de synth�ese pr�ec�edente.
Remarque: �eviter l'erreur commune qui consiste �a interpoler la fr�equence instantan�ee comme
ci-dessus, puis �a calculer directement:

x̂(t) = cos(t !̂l(t) + 	̂l(tk)) au lieu de x̂(t) = cos(	̂l(t))

auquel cas la fr�equence instantan�ee du signal synth�etique vaut

d(t !̂l(t) + 	̂l(tk))

dt
= !kl + 2

t

T
(!k+1

l � !kl ) 6= !̂l(t)

ce qui ne correspond pas �a la fr�equence instantan�ee souhait�ee.
La synth�ese de la partie stochastique est obtenue en g�en�erant un bruit de densit�e spec-

trale voulue dans chaque fenêtre de synth�ese, puis par overlap-add. Dans chaque fenêtre, on
synth�etise les valeurs du spectre grâce �a la connaissance du module fournie par l'analyse, et
par l'adjonction d'une phase al�eatoire.

Êk(f) = jÊk(f)j exp(2j� n(f))

o�u jÊk(f)j est l'enveloppe spectrale mod�elis�ee par une succession de segments de droite, et
n(f) est un bruit blanc uniform�ement r�eparti entre 0 et 1. Par transform�ee de Fourier inverse,
on obtient le signal stochastique temporel pour la dur�ee de la fenêtre de synth�ese. En�n, on
applique la technique de l'overlap-add �a la succession de signaux stochastiques pour obtenir le
signal stochastique �nal.
Le signal synth�etique est obtenu en additionnant les parties d�eterministes et stochastiques.

5.4.4 Modi�cations

Grâce �a la double repr�esentation sinuso��des plus bruit, il est maintenant possible d'utiliser
des m�ethodes de modi�cation di��erentes, selon qu'on traite la partie d�eterministe ou la partie
stochastique.
Les modi�cations de la partie d�eterministe sont e�ectu�ees de fa�con identique �a la m�ethode de
McAulay et Quatieri. Les fr�equences sont multipli�ees pour obtenir une modi�cation de pitch,
et les instants de synth�eses sont modi��es pour obtenir une modi�cation de dur�ee.
La partie stochastique n'est en g�en�eral pas alt�er�ee pour les modi�cations de type fr�equence.
En revanche, pour les modi�cations de dur�ee, il su�t d'espacer les instants de synth�ese, et
d'e�ectuer la synth�ese grâce �a une transform�ee de Fourier de longueur di��erente pour obtenir
le signal stochastique modi��e. Par exemple, pour �etirer le son d'un facteur �, on aura t

0

k = �tk
et on calculera les signaux stochastique �a court terme grâce �a une transform�ee de Fourier de
longueur �T .

Le mod�ele de Serra et Smith permet d'�eviter l'e�et de tuyau g�en�eralement rencontr�e avec
la m�ethode de McAulay et Quatieri. Pour les modi�cations temporelles par exemple, le signal
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stochastique �etir�e conserve son caract�ere bruit�e, quel que soit le facteur d'�etirement. Ainsi, le
sou�e de la 
ûte reste naturel, ce qui n'est pas le cas pour la m�ethode de McAulay et Quatieri
o�u les signaux de type bruit deviennent rapidement "arti�ciels" en raison de leur trop grande
coh�erence temporelle.

5.5 Autres syst�emes de repr�esentation sinuso��dale

La repr�esentation du signal par somme de sinuso��des a fait l'objet de nombreuses recherches
dans les ann�ees 80 principalement en vue du codage de la parole. Apr�es l'�echec relatif (du
point de vue qualit�e du signal) des codeurs LPC simples, et avant l'av�enement des codeurs
�a dictionnaires d'excitation [Moreau 93], le codage sinuso��dal permettait d'obtenir une bonne
qualit�e du signal de parole, avec une compression de donn�ee moyenne (9.6 kBits/s).
On trouvera un certain nombre de syst�emes de repr�esentation sinuso��dale applicables �a la
parole mais aussi au son musical dans [George 92], ou [Marques 89]. La r�ef�erence [Trancoso 90]
pr�esente un panorama des codeurs CELP et sinuso��daux.

5.6 Di��erents types de synth�ese sonore

5.6.1 Principe

Les synth�etiseurs audio ont commenc�e�a exister bien avant que le traitement du signal num�erique
ne se g�en�eralise. On les trouve sous leur forme analogique d�es les ann�ees 1960. La num�erisation
du signal a permis d'�etendre et de compl�eter les di��erentes m�ethodes de synth�ese. Pour chaque
m�ethode de synth�ese, on tente de d�egager une m�ethode d'analyse qui permet, �a partir d'un
son original, de d�eterminer les param�etres de synth�ese susceptibles de conduire �a une recon-
stitution �d�ele du signal. [Moorer 77] donne un panorama relativement complet des m�ethodes
de synth�ese (et d'analyse) utilis�ees en musique.

5.6.2 Synth�ese additive

C'est l'une des plus anciennes m�ethodes de synth�ese dans laquelle le signal est obtenu en ad-
ditionnant des sinuso��des contrôl�ees dynamiquement en fr�equence, en amplitude et en phase.
C'est une m�ethode simple, mais coûteuse en temps de calcul: un son de piano peut contenir
plus de 150 harmoniques (notes basses) qu'il est n�ecessaire de synth�etiser une �a une. Cepen-
dant, la transform�ee de Fourier inverse permet d'acc�el�erer le processus de synth�ese: �a partir
des valeurs des fr�equences et amplitudes �a synth�etiser, on g�en�ere le spectre de Fourier, puis par
transform�ee inverse le signal synth�etique. D'autre part, le nombre de param�etres de contrôle
(amplitude et fr�equence pour chaque sinuso��de) devient tr�es �elev�e pour un son complexe, ren-
dant sa manipulation di�cile.
L'analyse correspondant �a la synth�ese additive peut être e�ectu�ee par transform�ee de Fourier,
ou �a l'aide de m�ethodes d'estimation spectrale param�etrique (ARMA, Prony etc... [Laroche 89])
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5.6.3 Synth�ese par formules de sommation. Modulation de fr�e-
quence.

Ce type de synth�ese permet de g�en�erer des sons de spectre tr�es complexe avec un minimum
de calculs, et un faible nombre de param�etres de contrôle. L'exemple le plus r�epandu est la
synth�ese par modulation de fr�equence, d�ecouverte par Chowning vers le d�ebut des ann�ees 70.
Le signal synth�etique est obtenu en modulant une porteuse sinuso��dale par une autre sinuso��de:

xn = A(n) sin (2�fpnT + In sin(2�fmnT )) (5.8)

o�u A(n) repr�esente une enveloppe temporelle d'amplitude, fp est la fr�equence de la porteuse,
fm celle de la sinuso��de modulante, et In l'indice de modulation variant au cours du temps.
A(n) et In sont des param�etres qui varient lentement au cours du temps.
L'int�erêt de cette m�ethode de synth�ese devient �evident lorsqu'on calcule le contenu spectral du
signal synth�etique. On utilise pour cela une identit�e trigonom�etrique:

sin(� + a sin�) = J0(a) sin � +
1X
k=1

Jk(a)
n
sin(� + k�) + (�1)k sin(� � k�)

o

o�u Jk(a) est la ki�eme fonction de Bessel �evalu�e au point a. En appliquant cette formule �a
l'�equation (5.8), on voit qu'un grand nombre de partiels sont g�en�er�es de fa�con tr�es simple.

� Si l'on choisit fm = pfp, o�u p est un entier, le signal synth�etique est harmonique, et les
amplitudes de chacune de ses harmoniques sont contrôl�ees par les valeurs des fonctions
de Bessel en In. Ainsi, modi�er l'indice de modulation permet de changer radicalement
le contenu spectral du signal synth�etique. Le cas particulier fm = 2fp permet d'obtenir
des sons contenant uniquement des harmoniques impaires (ce qui est le cas par exemple
des sons de clarinette).

� Si en revanche on choisit fm = �fp avec � irrationnel, le spectre obtenu n'est plus
harmonique, ce qui produit des sons de type cloches, tambours etc...

La modulation de fr�equence permet donc de g�en�erer des sons de spectre complexe avec un min-
imum de param�etres de contrôle. En cascadant plusieurs modules de modulation de fr�equence,
on parvient �a obtenir une grande diversit�e de sons, c'est le principe des synth�etiseurs Yamaha
de la s�erie `DX'. La simple modulation de fr�equence n'est pas la seule m�ethode permettant de
g�en�erer des sons complexes �a un faible coût. D'autres formules trigonom�etriques ont �egalement
�et�e utilis�ees �a cette �n [Moorer 77].
Il n'existe pas �a ce jour de m�ethode d'analyse correspondant �a la modulation de fr�equence.
Cela est dû �a la di�cult�e de lier les param�etres de contrôle aux caract�eristiques spectrales du
signal (fonctions de Bessel).

5.6.4 Synth�ese par r�esonateur: Karplus-Strong.

Cette m�ethode de synth�ese a �et�e �etudi�ee par deux �etudiants de Stanford, Karplus et Strong,
en 1983. C'est une m�ethode bien adapt�ee pour les sons harmoniques, et en particulier les sons
de cordes (guitare, piano etc...) Sa simplicit�e permet une impl�ementation en temps r�eel tr�es
ais�ee. Avec quelques am�eliorations, on peut obtenir des synth�eses de bonne qualit�e [Ja�e 83].
Le premier mod�ele est le suivant:
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+ z-p
Signal de synthèse

Filtre passe-bas

Bruit blanc

Il s'agit d'un �ltre aliment�e par une bou��ee de bruit blanc. Le �ltre dans sa version la plus
simple est constitu�e d'une boucle r�ecursive dans laquelle est introduit une cellule passe-bas.
La cellule passe-bas la plus simple est du type:

yn =
1

2
(xn + xn�1)

On peut montrer que dans ces conditions, la r�eponse impulsionnelle du �ltre fait apparâ�tre
des sinuso��des d�ecroissantes en rapport harmonique, la (pseudo) p�eriode du signal �etant de
pT + T=2 secondes (o�u T repr�esente le pas d'�echantillonnage). On voit donc que le param�etre
p peut être utilis�e pour contrôler la fr�equence du signal g�en�er�e. De plus, la pr�esence du �ltre
passe-bas dans la boucle provoque une att�enuation plus rapide des hautes fr�equences. On peut
�egalement �evaluer l'amortissement de chaque partiel par:

�i = (cos(�fiT ))
1

p+1=2

C'est le terme par lequel l'amplitude du partiel est multipli�ee �a chaque �echantillon. On voit
que plus fi est proche de Fe=2, plus le cosinus est petit, et plus le partiel est amorti. Ainsi

� La fr�equence d'un partiel est fonction de la longueur du retard total (d�elai z�p plus d�elai
du passe-bas).

� L'amortissement d'un partiel de fr�equence fi est fonction du gain de la boucle de feedback
�a la fr�equence consid�er�ee.

Le �ltre passe-bas permet donc de reconstituer l'amortissement plus rapide des partiels de
haute fr�equence que l'on observe dans les cordes en r�egime libre.
En g�en�eral, ce �ltre est excit�e par une impulsion de bruit blanc de courte dur�ee, ce qui donne
un aspect plus naturel �a l'attaque.
Un d�efaut de cette impl�ementation est la quanti�cation des fondamentaux possibles. Les
fr�equences fondamentales r�ealisable s'�ecrivent:

f =
Fe

N + 1
2

o�u Fe repr�esente la fr�equence d'�echantillonnage

Puisque p est entier, l'ensemble des fr�equences fondamentales est quanti��e d'une fa�con mal-
heureusement incompatible avec les applications musicales. Une fa�con de rem�edier �a ce probl�eme
consiste �a introduire dans la boucle de feedback une cellule passe-tout:

+ z-p
Signal de synthèse

Filtre passe-bas

Bruit blanc

Passe tout
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On choisit une cellule du premier ordre pour sa simplicit�e:

H(z) =
c+ z�1

1 + cz�1
avec jcj < 1

Le param�etre c contrôle le comportement en phase du passe-tout. Puisque ce dernier ne
modi�e pas le gain de la boucle de feedback, les amortissements des partiels sont inchang�es.
En revanche, le passe-tout introduit un d�ephasage qui correspond �a un retard de phase. Ainsi
la longueur de la boucle de feedback n'est plus de pT +T=2 mais de pT+T=2+Arg(H(ej!))=!.
La fr�equence fondamentale de la r�eponse impulsionnelle peut ainsi être ajust�ee avec une grande
pr�ecision grâce au param�etre c. Ci-dessous est repr�esent�e le d�elai introduit par le passe-tout
pour des valeurs de c comprises entre -.9 et .9.
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En�n, l'amortissement des hautes fr�equences peut être mieux contrôl�e par l'utilisation d'un
�ltre passe-bas l�eg�erement plus �elabor�e.
Ce type de synth�ese se r�ev�ele tr�es e�cace pour la simulation de cordes de guitares, etc... Voir
[Ja�e 83] pour plus de d�etail sur cette m�ethode de synth�ese.

5.6.5 Synth�ese par mod�ele source-�ltre

La synth�ese par mod�ele source-�ltre a �et�e tr�es utilis�ee dans le domaine du traitement de la
parole o�u le mode de production du signal �evoque naturellement le mod�ele source-�ltre.
Le signal de parole peut en e�et être consid�er�e comme le �ltrage par le conduit vocal d'un
train d'impulsions glottales (chapitre 3.2). Le conduit vocal e�ectue un �ltrage qui poss�ede
des r�egions de r�esonance marqu�ees, et ses caract�eristiques varient `lentement' dans le temps (par
rapport �a la p�eriode du signal), et sont relativement douces dans le domaine des fr�equences (par
rapport �a un spectre de raies). Le train d'impulsions glottales traduit la fr�equence fondamentale
du signal de parole.
Les techniques de synth�ese de type source-�ltre s'inspirent de ce fonctionnement. Pour la
synth�ese de signaux p�eriodiques, on y retrouve

1. Un �ltre H(z; t) qui contrôle g�en�eralement l'allure spectrale globale du signal (plus
pr�ecis�ement, son enveloppe). Ce �ltre a une fonction de transfert relativement douce, et
son �evolution au cours du temps est lente par rapport �a la p�eriode du signal.

2. Une source s(n) qui contrôle la fr�equence fondamentale du signal produit. La source est
g�en�eralement large-bande. Elle est tr�es souvent compos�ee d'une partie `impulsionnelle'
(un train d'impulsions) et d'une partie bruit�ee.
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La synth�ese consiste alors �a g�en�erer un signal source, puis �a le �ltrer par le �ltre H(z; t) pour
obtenir le signal synth�etique.
Lorsqu'une source purement impulsionnelle est utilis�ee (un train d'impulsions r�eguli�erement
espac�ees), le son obtenu est toujours tr�es m�etallique (en parole, on obtient une synth�ese tr�es
peu naturelle). Pour am�eliorer la qualit�e de la synth�ese, on est conduit �a ajouter �a la source
une partie al�eatoire �eventuellement mise en forme dans le domaine des fr�equences.

H(z,t)Train d’impulsions source signal synth.

Mise en forme spectraleBruit blanc

Les mod�eles source-�ltre permettent de r�ealiser des e�ets musicaux originaux par l'utilisation
de la synth�ese crois�ee: il s'agit d'exciter le �ltre correspondant �a un instrument donn�e par un
signal source correspondant �a un autre instrument. Il est ainsi possible d'exciter un gong avec
un signal de parole, ou une clarinette par un marteau de piano!

5.6.6 Synth�ese par �echantillonnage (Sampling)

La synth�ese par �echantillonnage n'est pas une m�ethode de synth�ese proprement dite, mais elle
est utilis�ee dans un nombre croissant de synth�etiseurs. Le but est d'obtenir la plus grande
ressemblance entre le son d'un instrument existant et sa version synth�etique. Pour certaines
cat�egories de sons, ce but est tr�es di�cile �a atteindre par les m�ethodes expos�ees plus haut. On
est donc r�eduit �a utiliser un simple �echantillonnage pour tenter de retranscrire au mieux les
caract�eristiques du signal original. C'est ainsi que fonctionnent les synth�etiseurs de piano de
bonne qualit�e.
L'instrument original est d'abord enregistr�e, note par note, et avec diverse nuances d'interpr�e-
tation (par exemple dans le cas du piano, avec une nuance de jeu de plus en plus forte). Le
synth�etiseur se borne alors �a envoyer au convertisseurs num�erique/analogique la ou les notes
jou�ees par l'instrumentiste, �a la nuance la plus proche.
Sous cette forme, il ne serait pas possible de commercialiser un synth�etiseur de piano pour
un prix abordable: le piano poss�ede 88 notes, dont les plus graves peuvent r�esonner plus de
20 secondes! De plus, les nuances de jeu sont in�nies, du pianissimo au fortissimo. Pour une
nuance donn�ee, il serait n�ecessaire d'enregistrer 88 notes, d'une dur�ee variant entre 2 secondes
et 30 secondes, ce qui repr�esente une �enorme quantit�e d'information �a stocker. Pour �eviter
cela, les constructeurs ont recours �a plusieurs subterfuges:

� Les nuances de jeu sont discr�etis�ees, pour n'en conserver qu'un faible nombre.

� Seule une note sur quatre est enregistr�ee

� Les notes sont enregistr�ees sur une dur�ee faible (de une �a deux secondes).

A la synth�ese, les notes non-enregistr�ees sont obtenues par une simple transposition de la
note enregistr�ee la plus proche, et les nuances de jeu sont interpol�ees. Comme on ne dispose
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que d'environ une �a deux secondes de son enregistr�e, celui-ci est reboucl�e sur lui même (en
�evitant l'attaque bien sûr) et a�ect�e d'une enveloppe temporelle d�ecroissante pour simuler
l'amortissement de la note. Cette op�eration de bouclage est tout �a fait audible dans la plupart
des pianos synth�etiques.
Les synth�etiseurs modernes font g�en�eralement un m�elange d'�echantillonnage et de synth�ese
pure. L'�echantillonnage est utilis�e pour obtenir des attaques r�ealistes, et la synth�ese pure pour
g�en�erer le reste du signal (l'�echantillonnage permet moins de manipulations que les techniques
de synth�ese pure).
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Chapitre 6

1Restauration d'enregistrements
anciens

La restauration d'enregistrements anciens par des techniques de traitement signal est un do-
maine qui s'est d�evelopp�e avec la g�en�eralisation de l'audionum�erique, c'est �a dire depuis environ
une dizaine d'ann�ees. Il existe maintenant plusieurs syst�emes commerciaux qui permettent de
traiter des enregistrements anciens en temps r�eel. Il faut toutefois avoir conscience du fait
que ce type de technique ne peut être e�cace que si les d�emarches pr�eliminaires au traite-
ment ont �et�e r�ealis�ees avec soin. Ces d�emarches peuvent être, par exemple, la s�election d'un
enregistrement original (recherche historique et musicologique) et le choix d'une technique de
transfert adapt�ee au support de l'enregistrement (ce qui suppose des connaissances historiques
ainsi que l'utilisation d'un syst�eme m�ecanique appropri�e). On peut aussi imaginer (et c'est ce
qui est souvent fait) de retravailler l'enregistrement historique �a la mani�ere de l'ing�enieur du
son, �etant entendu que ce sont alors des comp�etences artistiques qui guident le traitement.

La partie abord�ee dans la suite du chapitre concerne uniquement l'aspect "signal", c'est �a
dire l'�elimination des d�egradations pr�esentes sur l'enregistrement dont on suppose qu'il a d�ej�a
�et�e transf�er�e de mani�ere ad�equate sous forme num�erique.

6.1 Bruit de fond

6.1.1 Principe du traitement

Les r�ef�erences [Lim 79] [Lim 83] pr�esentent un panorama des techniques de r�eduction de bruit
utilis�ees pour les signaux de parole au d�ebut des ann�ees 80. Ces techniques s'appliquent aussi,
pour la plupart, au cas des enregistrements anciens, toutefois il est n�ecessaire de prendre en
compte deux aspects importants :

� On ne dispose en g�en�eral que d'une seule copie de l'enregistrement, ce qui exclue les
m�ethodes de type multicapteurs.

� Compte tenu de la diversit�e des signaux musicaux pr�esents sur les enregistrements, il
est di�cile d'�emettre des hypoth�eses sur la nature du signal. En cons�equence beaucoup

1Chapitre �ecrit par O. Capp�e
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de m�ethodes utilis�ees pour le d�ebruitage de signaux de parole ne sont pas directement
utilisables pour les enregistrements anciens (par exemple, lorsqu'elles supposent que le
signal est quasi-p�eriodique).

Dans ces conditions, les techniques utilis�ees pour la restauration d'enregistrements musicaux
fonctionnent g�en�eralement selon le principe d'att�enuation spectrale �a court-terme qui consiste �a
e�ectuer une analyse du signal bruit�e par transform�ee de Fourier �a court-terme (voir Chap. 5),
puis �a att�enuer certains points des spectres �a court-terme. L'att�enuation apport�ee est d'autant
plus importante que le niveau du spectre �a court-terme jX(p; !kj2 est proche d'une estimation
spectrale de la puissance du bruit de fond P̂d(!k). La mesure de la densit�e spectrale de puissance
du bruit de fond est en g�en�eral r�ealis�ee au pr�ealable �a partir d'un morceau de bruit seul pris
en d�ebut ou en �n de l'enregistrement. Ceci suppose que le bruit de fond soit stationnaire
tout au long de l'enregistrement. Le sch�ema de principe d'une telle technique est repr�esent�e
par la �gure 6.1. Dans ce sch�ema, la r�egle de suppression d�esigne le m�ecanisme qui permet de
calculer l'att�enuation �a apporter �a chaque point de la transform�ee �a court-terme.

- y(n)-

-

-

- -
?

?

x(n)

de la DSP Pd(!k) du bruit

Att�enuation

Estimation pr�ealable

Transformation
inverse

Transform�ee
de Fourier

�a court-terme

suppression
R�egle de

Figure 6.1: D�ebruitage par att�enuation spectrale �a court-terme. La partie du sch�ema repr�esent�ee en
pointill�es se fait au pr�ealable �a partir d'une portion repr�esentative du bruit d(n). Toutes les op�erations
repr�esent�ees en trait plein se font pour chaque fenêtre de signal �a court-terme.

6.1.2 Mise en �uvre

Un grand nombre de r�egles de suppression ont �et�e propos�ees dans la litt�erature [Lim 79], nous
allons ici d�etailler le raisonnement qui permet d'obtenir l'une d'elles qui est appel�ee soustraction
en puissance.

On suppose que le bruit de fond d(n) est un signal stationnaire qui est venu s'additionner
au signal sonore inconnu s(n). On admet de plus que les signaux d(n) et s(n) sont d�ecorr�el�es.
Le signal observ�e (l'enregistrement bruit�e) est not�e x(n). On montre ais�ement que la non-
corr�elation du signal inconnu et du bruit de fond implique la relation suivante sur les modules
des transform�ees de Fourier �a court-terme des di��erents signaux :

E
n
jX(p; !k)j2

o
= E

n
jS(p; !k)j2

o
+ E

n
jD(p; !k)j2

o
(6.1)
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Figure 6.2: Notations.

Le bruit de fond �etant suppos�e stationnaire, la quantit�e E
n
jD(p; !k)j2

o
ne d�epend pas de

l'indice temporel p, elle est �egale �a l'esp�erance du p�eriodogramme du bruit (d�e�ni comme le
module au carr�e de la transform�ee de Fourier discr�ete). On peut montrer que cette quantit�e
constitue bien une estimation de la densit�e spectrale de puissance du bruit de fond [Kay 88]
[Brillinger 81], on choisit donc de noter

P̂d(!k) = E
n
jD(p; !k)j2

o
(6.2)

L'�equation (6.1) devient donc

E
n
jX(p; !k)j2

o
= E

n
jS(p; !k)j2

o
+ P̂d(!k) (6.3)

Ce qui peut se r�e�ecrire

E
n
jS(p; !k)j2

o
= E

n
jX(p; !k)j2

o
� P̂d(!k) (6.4)

Cette derni�ere relation va nous permettre de d�e�nir le signal restaur�e y(n). Pour mettre,
en �evidence l'att�enuation apport�ee �a chaque point du spectre �a court-terme, on �ecrit que le
spectre �a court-terme du signal restaur�e est obtenu comme suit

Y (p; !k) = X(p; !k)

vuut1 � P̂d(!k)

jX(p; !k)j2
(6.5)

Ce qui implique

jY (p; !k)j2 = jX(p; !k)j2 � P̂d(!k) (6.6)

C'est cette forme qui est �a l'origine de la d�enomination de soustraction en puissance. En
comparant les relations (6.6) et (6.4), il apparâ�t que le signal y(n) restaur�e v�eri�e la propri�et�e
suivante :

E
n
jY (p; !k)j2

o
= E

n
jS(p; !k)j2

o
(6.7)

On obtient donc une estimation non-biais�ee du carr�e du module de la transform�ee de Fourier
�a court-terme du signal inconnu. Ceci est int�eressant car on sait que des sons qui pr�esentent
des transform�ees de Fourier �a court-terme semblables en module sont per�cus comme �etant tr�es
proches �a l'�ecoute (c'est le principe du spectrogramme o�u l'on ne repr�esente que le module des
spectres �a court-terme). Attention toutefois, cette propri�et�e est loin d'être infaillible et il tr�es
facile de trouver des contre-exemples. Cependant, la relation (6.7) garantit tout de même en
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pratique une forte ressemblance du signal restaur�e y(n) avec le signal original inconnu lors de
l'�ecoute.

Il faut cependant remarquer que l'estimation obtenue en pratique est tout de même biais�ee
pour les faibles valeurs du spectre. Ceci vient du fait que la quantit�e d�e�nie par l'�equation (6.6)
n'est pas forc�ement positive. A�n de pr�eserver le sens physique de jY (p; !k)j2 (et de pouvoir
synth�etiser un signal temporel), on choisit en g�en�eral de forcer �a z�ero les valeurs n�egatives. La
r�egle de suppression dite de soustraction en puissance s'�ecrit donc

Y (p; !k) =

8><
>:

X(p; !k)

r
1 � P̂d(!k)

jX(p;!k)j
2 quand jX(p; !k)j2 � P̂d(!k)

0 quand jX(p; !k)j2 < P̂d(!k)
(6.8)

Conform�ement au sch�ema de la �gure 6.1, le traitement du bruit de fond implique donc
deux �etapes:

1. Estimation de la densit�e spectrale du bruit de fond �a partir d'une portion de bruit
de fond seul. La formule (6.2) sugg�ere un moyen naturel d'estimer P̂d(!k) qui consiste �a
moyenner les modules au carr�e des spectres �a court-terme. L'estimation P̂d(!k) obtenue
pour la densit�e spectrale est alors de type p�eriodogramme moyenn�e [Kay 88, Chap. 4].
Du fait de la forte variance du p�eriodogramme simple, il est n�ecessaire de moyenner sur
un nombre assez important de fenêtres pour obtenir une estimation satisfaisante. En
pratique, il est n�ecessaire de disposer d'au moins une vingtaine de fenêtre �a court-terme
(on trouvera une justi�cation plus pr�ecise de ce point dans [Kay 88, Chap. 4]), ce qui
implique que la portion de bruit seul dure au moins une demi-seconde (pour une dur�ee
de fenêtre �a court-terme de 25 ms).

2. Traitement du signal bruit�e qui se r�ealise naturellement sous la forme d'une boucle
qui alterne

� L'analyse par TFCT (application de la fenêtre de pond�eration et calcul de TFD).

� L'att�enuation du spectre �a court-terme X(p; !k) grâce �a la relation (6.8).

� La synth�ese par TFCT �a partir du spectre modi��e Y (p; !k) (TFD inverse et addition
des parties communes des trames �a court-terme successives).

6.1.3 Exemple de r�esultat

La �gure 6.3 pr�esente un exemple de suppression de bruit de fond r�ealis�e grâce �a la r�egle
de soustraction en puissance. On distingue nettement le fait que les fortes valeurs du spectre,
celles qui v�eri�ent jX(p; !k)j2 � P̂d(!k), ne sont pas modi��ees. Tandis que les valeurs proches
du niveau de bruit de fond sont tr�es fortement att�enu�ees.

Le cas pr�esent�e par la �gure 6.4 correspond �a une trame �a court-terme plac�ee au milieu
d'un instant de silence, c'est �a dire que le signal analys�e correspond �a du bruit de fond seul.
On constate que dans ce cas le spectre modi��e (�a droite sur la �gure 6.4) n'est pas de niveau
n�egligeable par rapport au niveau de bruit de fond). De plus, jY (p; !k)j pr�esente un aspect
tr�es particulier sous la forme d'une succession de "pics" s�epar�es par des zones de tr�es faible
amplitude. Pour comprendre ce ph�enom�ene, il faut remarquer que le spectre non modi��ee (en
trait plein �a droite sur la �gure 6.4) est tr�es di��erent du spectre "moyen" du bruit de fond (en
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Figure 6.3: Exemple de modi�cation spectrale par la r�egle de soustraction en puissance : Cas d'un
signal de fort niveau. A gauche, le spectre original jX(p; !k)j, avec en pointill�e l'estimation de
la densit�e spectrale du bruit de fond P̂d(!k) (ici un bruit blanc). A gauche, le spectre modi��e
jY (p; !k)j. Seule une partie des spectres est repr�esent�ee.
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Figure 6.4: Exemple de modi�cation spectrale par la r�egle de soustraction en puissance : Cas d'un
instant de silence. A gauche, le spectre original jX(p; !k)j, avec en pointill�e l'estimation de la
densit�e spectrale du bruit de fond P̂d(!k) (ici un bruit blanc). A gauche, le spectre modi��e jY (p; !k)j.
Seule une partie des spectres est repr�esent�ee.
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traits pointill�es). Ceci est une illustration de la variance du p�eriodogramme : dans une zone
de silence, d'apr�es l'�equation (6.3), on a bien

E
n
jX(p; !k)j2

o
= P̂d(!k)

mais ceci n'est vrai qu'en moyenne ! Si on ne consid�ere qu'une seule trame �a court-terme (c'est
�a dire une seule r�ealisation), on constate une grande disparit�e entre jX(p; !k)j2 et P̂d(!k) ce
qui est une propri�et�e bien connue du p�eriodogramme [Kay 88]. C'est le moyennage e�ectu�e sur
plusieurs fenêtres distinctes qui garanti l'aspect lisse de P̂d(!k), il n'en va pas de même pour
jX(p; !k)j2.

Le point gênant est que, dans une zone de silence, jX(p; !k)j2 est susceptible de prendre
des valeurs nettement plus grandes que P̂d(!k). Ces valeurs du spectre �a court-terme sont
donc peu att�enu�ees puisque rien ne les di��erencie de composantes de signal de bas niveau. En
cons�equence le spectre du signal en sortie pr�esente des pics (cf. partie droite de la �gure 6.4).
La pr�esence de ces pics, dont les positions varient al�eatoirement d'une trame �a court-terme �a
l'autre, se traduit par un ph�enom�ene audible et peu naturel connu sous le nom de bruit musical.

La solution la plus intuitive �a ce probl�eme consiste �a surestimer le niveau de bruit de
fond, c'est �a dire �a multiplier P̂d(!k) par un facteur sup�erieur �a 1. On con�coit en e�et que si
l'estimation du bruit de fond (en pointill�es sur la partie gauche de la �gure 6.4) est arti�cielle-
ment sur�elev�ee jusqu'�a passer au dessus des variations de jX(p; !k)j2, alors le spectre modi��e
sera bien identiquement nul. L'inconv�enient de cette solution c'est que l'att�enuation apport�ee
aux valeurs du spectre �a court-terme qui correspondent au signal devient de plus en plus im-
portante ce qui �nit par cr�eer des distorsions audibles du signal. Plusieurs autres solutions �a ce
probl�eme ont �et�e propos�ees, on en trouvera des exemples dans [Boll 79] ou dans [Ephraim 84].

6.2 Bruit impulsionnel

Les enregistrements anciens pr�esentent g�en�eralement des d�efauts qui n'a�ectent que de courts
instants de l'enregistrement. Parmi ceux-ci, on distingue en g�en�eral deux types de d�egradations :

Les bruits impulsionnels (impulsive-noise ou clicks en anglais) qui ont une dur�ee extrême-
ment br�eve, de l'ordre de la milliseconde. Les bruits impulsionnels qui sont en g�en�eral tr�es
nombreux (plus de 4000 en moyenne pour un morceau musical complet issu d'un disque
78 tours) constituent l'essentiel des d�efauts localis�es pr�esents sur les disques analogiques.

Les craquements (ou scratches en anglais) qui perturbent le signal durant des dur�ees beau-
coup plus importantes de l'ordre de la vingtaine de millisecondes. Les craquements
correspondent �a des d�egradations importantes du support de l'enregistrement.

Dans, la suite on pr�esente la technique la plus utilis�ee actuellement pour le traitement des
bruits impulsionnels.

6.2.1 D�etection des bruits impulsionnels

Le principe de la m�ethode d�etection est de travailler �a partir du signal r�esiduel (ou erreur de
mod�elisation) issu de la mod�elisation autor�egressive (ou AR) du signal. On montre en e�et
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que les bruits impulsionnels pr�esents dans le signal, même �a niveau tr�es faible, apparaissent
clairement dans le signal r�esiduel.

Pour simpli�er la situation r�eelle, on suppose, d'une part que le signal utile s(n) (signal au-
dio et bruit de fond) est un processus stationnaire issu d'un mod�ele autor�egressif suppos�e connu
(pour les propri�et�es des mod�eles AR, se reporter, par exemple, �a [Kay 88]). On notera 1=A(z)
sa fonction de transfert, p son ordre, et a0; a1; : : : ; ap ses coe�cients (avec a0 = 1). D'autre
part, on admet que le bruit impulsionnel peut être assimil�e �a une impulsion de Dirac addi-
tionn�ee au signal utile (on notera d(n) = d0�(n0) le bruit impulsionnel). Le "signal r�esiduel"
x(n) est obtenu par �ltrage du signal bruit�e par l'inverse de la fonction de transfert du mod�ele,
c'est �a dire avec les notations de la transform�ee en Z :

X(z) = A(z) (S(z) +D(z)) = A(z)S(z) + d0z
�n0A(z) (6.9)

Dans cette �equation, le terme A(z)S(z) correspond au signal r�esiduel associ�e �a la mod�elisation
AR et not�e e(n) (�a proprement parler c'est le seul signal qui devrait être appel�e signal r�esiduel).
Le second terme de (6.9) repr�esente l'image du bruit impulsionnel dans le domaine du signal
r�esiduel.

Mise en �evidence du bruit impulsionnel par passage au r�esiduel On d�e�nit le niveau
relatif du bruit impulsionnel (not�e N ) comme la puissance maximale du bruit impulsionnel
divis�ee par la puissance du signal qu'il a�ecte. Pour le signal original, le niveau relatif du bruit
impulsionnel s'�ecrit

N(signal) =
d20

E fs2g (6.10)

Pour le signal r�esiduel, d'apr�es la relation (6.9), le niveau relatif du bruit impulsionnel devient

N(r�esiduel) =
d20max

i

n
a2i
o

E fe2g (6.11)

Dans l'hypoth�ese d'un signal AR, e(n) est un bruit blanc, la relation de �ltrage (6.9) qui existe
entre le signal s(n) et le signal r�esiduel implique donc que

E
n
s2
o
=

 
1

2�

Z �

��

1

jA(e j!)j2d!
!
E
n
e2
o

(6.12)

Le terme entre parenth�eses correspond �a l'�energie totale de la fonction de transfert du mod�ele
AR, on montre que celle-ci est forc�ement sup�erieure �a 1. En reportant ce r�esultat dans
l'�equation (6.11) et en comparant avec l'expression (6.10), on obtient la relation suivante entre
les niveaux relatifs du bruit impulsionnel

N(r�esiduel) = max
i

n
a2i
o 1

2�

Z �

��

1

jA(e j!)j2d!
!
N(signal) (6.13)

Les coe�cients ai du mod�ele AR n'�etant pas connus, on ne peut en toute g�en�eralit�e que minorer
le terme de droite de l'�equation ci dessus en remarquant que a0 = 1 implique

max
i

n
a2i
o
� 1
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Ceci revient �a dire que l'amplitude du bruit impulsionnel ne peut pas diminuer lors du passage
au signal r�esiduel. En prenant en compte ce r�esultat, la relation (6.13) devient

niveau relatif du bruit impulsionnel dans le signal r�esiduel

niveau relatif du bruit impulsionnel dans le signal original
� 1

2�

Z �

��

1

jA(e j!)j2d! (6.14)

L'int�erêt de travailler sur le signal r�esiduel e(n) tient essentiellement au fait que d�es que la fonc-
tion de transfert du mod�ele AR pr�esente des zones assez r�esonantes, le gain de l'�equation (6.14)
devient tr�es important. Pour la plupart des signaux audio, ce gain est largement sup�erieur �a
20 dB. L'�equation (6.14) indique donc que le bruit impulsionnel �a d�etecter est fortement am-
pli��e lors du passage au signal r�esiduel. En fait, il faut noter qu'il s'agit d'une ampli�cation
relative, c'est �a dire que le bruit impulsionnel conserve �a peu pr�es son amplitude, par contre
le signal dans lequel il est noy�e voit son amplitude fortement diminuer.

Localisation du bruit impulsionnel par �ltrage adapt�e Au point pr�ec�edent, nous avons
vu que le bruit impulsionnel �etait convolu�e par la r�eponse impulsionnelle du �ltre inverse A(z)
lors du passage au r�esiduel. Ce nouveau bruit impulsionnel est noy�e dans le signal r�esiduel qui
est un bruit blanc gaussien dans l'hypoth�ese ou le signal de d�epart provient d'un processus
autor�egressif. Dans ces conditions, on montre que la meilleure strat�egie de d�etection du bruit
impulsionnel, au sens du rapport de vraisemblance, consiste �a utiliser le �ltre dit adapt�e. La
d�etection du bruit impulsionnel s'e�ectue alors simplement en comparant l'amplitudemaximale
du signal apr�es �ltrage adapt�e �a un seuil [Van Tress 68]. Dans le cas r�eel, le �ltre adapt�e est
obtenu en inversant l'ordre temporel des coe�cients de la r�eponse impulsionnelle du �ltre
A(z) [Van Tress 68] [Charbit 90]. La d�etection par �ltrage adapt�e est repr�esent�ee sous forme
sch�ematique par la partie droite de la �gure 6.5.

Une remarque int�eressante est que le r�esultat du �ltrage adapt�e s'interpr�ete aussi comme
l'intercorr�elation de la r�eponse impulsionnelle A(z) avec le signal r�esiduel (ce que l'on note
par y(n) = Ra;x(n)). En se souvenant que d'apr�es la relation (6.9), le signal r�esiduel x(n) est
compos�e de deux termes distincts, on obtient par lin�earit�e

y(n) = Ra;e(n) + d0Ra;a(n � n0) (6.15)

Le second terme de cette relation correspond �a l'image bruit impulsionnel apr�es �ltrage adapt�e,
on note que celle-ci correspond �a l'autocorr�elation de la r�eponse impulsionnelleA(z) translat�ee
autour de l'indice temporel n0 o�u est localis�e le bruit impulsionnel. Le niveau relatif du bruit
impulsionnel dans le signal obtenu en sortie du �ltre adapt�e est donc d�e�ni par

N(adapt�e) =
max
n

n
[d0Ra;a(n � n0)]

2
o

E
n
R2
a;e

o
L'autocorr�elation d'un signal �etant toujours maximale en z�ero, on a

N(adapt�e) =
[d0Ra;a(0)]

2

E
n
R2
a;e

o (6.16)

Ce point illustre un des avantages du �ltrage adapt�e : quelle que soit la forme de la r�eponse
impulsionnel A(z), la d�etection (si elle a lieu) intervient toujours �a l'indice n0 qui correspond
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�a la position exacte du bruit impulsionnel. Par ailleurs, comme le signal r�esiduel e(n) est un
bruit blanc, on a une relation similaire a (6.12) qui s'�ecrit

E
n
R2
a;e

o
=
�
1

2�

Z �

��

���A(e j!)
���2 d!�Ene2o (6.17)

La quantit�e entre parenth�ese qui correspond �a l'�energie totale de la r�eponse impulsionnelle du
�ltre inverse A(z) est �egale au terme Ra;a(0) qui �gure au num�erateur de (6.16) (th�eor�eme
de Parseval). En reportant (6.17) dans (6.16) on d�eduit donc que le niveau relatif du bruit
impulsionnel v�eri�e

N(adapt�e) =
d20Ra;a(0)

E fe2g (6.18)

On note au passage que la limite de d�etection associ�ee au �ltre adapt�e ne d�epend que de
l'�energie du signal recherch�e (au num�erateur) et de la puissance du bruit blanc dans lequel
il est noy�e (au d�enominateur) [Van Tress 68]. Par suite, en faisant apparâ�tre l'expression du
niveau relatif du bruit impulsionnel N(r�esiduel) d�e�ni par (6.11) on obtient

N(adapt�e) =
Ra;a(0)

max
i

n
a2i
oN(r�esiduel)

On obtient donc une relation analogue �a (6.14) qui d�ecrit le gain obtenu lors du �ltrage adapt�e

niveau relatif du bruit impulsionnel apr�es �ltrage adapt�e

niveau relatif du bruit impulsionnel dans le signal r�esiduel
=

X
i

a2i

max
i

n
a2i
o (6.19)

L'�etape de �ltrage adapt�e se traduit donc bien par un gain, puisque le terme de droite dans
l'�equation ci-dessus et forc�ement sup�erieur �a 1. De plus, ce gain est d'autant plus important
que la r�eponse impulsionnelle A(z) est "�etendue", c'est �a dire qu'elle pr�esente plusieurs ter-
mes d'amplitudes comparables. Le principal int�erêt du �ltrage adapt�e est de permettre une
localisation plus pr�ecise du d�efaut, en e�et, l'�etalement du bruit impulsionnel dû au �ltrage
par A(z) lors du passage au r�esiduel peut rendre di�cile la location du bruit impulsionnel. Or
nous avons vu que le �ltrage adapt�e permet de d�eterminer sans ambigu��t�e la position du bruit
impulsionnel.

Mise en �uvre La proc�edure compl�ete de d�etection des bruits impulsionnels est repr�esent�ee
par le sch�ema de la �gure 6.5. O�u la premi�ere �etape de �ltrage correspond au passage au signal
r�esiduel, tandis que le �ltrage par A(z�1) (r�eponse impulsionnelle du �ltre inverse retourn�ee)
et le seuillage repr�esentent la d�etection par �ltrage adapt�e.

On note qu'il est n�ecessaire d'estimer la puissance du signal r�esiduel a�n de �xer le seuil
de d�etection. Plus pr�ecis�ement, la relation (6.15) montre que pour obtenir un taux de fausses

alarmes �x�e, le signal sur lequel on doit appliquer le seuil est y(n)=
q
EfR2

a;eg (se souvenir que
Ra;e(n) est un signal gaussien [Van Tress 68]). La r�eponse A(z) �etant connue, et en utilisant
le r�esultat (6.17), le seul param�etre �a d�eterminer est bien Efe2g. Une remarque est que cette
puissance ne correspond pas au �2 fourni par la mod�elisation AR du fait de la pr�esence du bruit
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Figure 6.5: Sch�ema de principe de la d�etection des bruits impulsionnels.

r�esiduel additionn�e au signal r�esiduel e(n). En e�et �2 repr�esente la puissance du signal x(n)
(bruit impulsionnel compris) et donc �2 > Efe2g. En pratique, pour estimer la puissance de
e(n), qui est inconnu, �a partir du signal x(n), on rejette dans x(n) les valeurs trop importantes
qui ont de fortes chances d'être dues �a la pr�esence de bruits impulsionnels avant d'estimer la
puissance.

En pratique la situation est moins favorable que le cas id�eal d�ecrit aux paragraphes pr�ec�edents
pour plusieurs raisons :

� Le bruit impulsionnel, même s'il est tr�es bref, n'est pas une impulsion de Dirac (pour
m�emoire, une milliseconde �a la fr�equence d'�echantillonnage de 32 kHz repr�esente tout de
même 32 �echantillons).

� Le mod�ele AR du signal n'est pas connu, il doit être estim�e. Le probl�eme est que la
pr�esence de bruits impulsionnels tend �a aplatir le spectre du mod�ele estim�e en limitant
la dynamique des zones r�esonantes et en relevant le niveau des zones de faible niveau.
D'apr�es la relation (6.14), ceci limite les possibilit�es de d�etection du syst�eme.

� Pour la plupart des signaux audio, l'hypoth�ese d'un signal AR n'est elle-même pas
v�eri��ee. En particulier il est bien connu que pour des sons de parole vois�es le signal
r�esiduel n'est pas un bruit blanc mais plutôt une suite d'impulsions quasi p�eriodiques
[Makhoul 75]. Il faut donc tenir compte de cet aspect lors du r�eglage du seuil de d�etection.

Malgr�e tout, les r�esultats obtenus restent tr�es satisfaisants. La �gure 6.6 pr�esente un exemple de
d�etection pour un extrait de signal r�eel. Les param�etres retenus pour la mod�elisation sont une
dur�ee de trame de 500 �echantillons, soit 20 ms compte tenu de la fr�equence d'�echantillonnage,
et un ordre de 20 pour le mod�ele, la m�ethode de mod�elisation AR utilis�ee est la m�ethode de
covariance (Least-Square en anglais) [Kay 88]. On note que le bruit impulsionnel qui est �a
peine visible sur le signal est d�etect�e dans ce cas. De plus, le rapport de l'�equation (6.14) vaut
environ 40 dB pour le mod�ele estim�e dans cet exemple, c'est �a dire qu'un bruit impulsionnel
d'amplitude 10 fois plus faible que celui qui est repr�esent�e sur la �gure 6.6 serait encore d�etect�e.

6.2.2 Correction des bruits impulsionnels

Pour s'a�ranchir de la perturbation due au bruit impulsionnel, on cherche �a interpoler le sig-
nal. La m�ethode la plus robuste pour les signaux audio consiste �a consid�erer que les donn�ees �a
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Figure 6.6: D�etection d'un bruit impulsionnel. En haut, le signal original, le niveau relatif du bruit
impulsionnel est de -18 dB (rapport 1/8 en amplitude). En bas, le signal r�esiduel apr�es �ltrage
adapt�e.

interpoler sont issues d'un signal autor�egressif. Dans cette approche, le mod�ele AR du signal
s(n) est connu, et on cherche �a interpoler les donn�ees manquantes avec une erreur quadra-
tique moyenne d'interpolation minimale (c'est �a dire que le signal interpol�e ŝ(n) minimise

E
n
js(n)� ŝ(n)j2

o
). Il est possible de trouver l'expression analytique de l'estimateur lin�eaire

des donn�ees manquantes qui v�eri�e cette propri�et�e de variance minimale [Jansen 86].
Dans le cas g�en�eral, la proc�edure d'interpolation obtenue est assez lourde �a mettre en oeu-

vre puisque la r�esolution du syst�eme implique l'inversion d'une matrice de dimension l � l,
o�u l est le nombre d'�echantillons �a interpoler. Toutefois, si tous les �echantillons �a interpoler
sont cons�ecutifs, la matrice �a inverser pr�esente une structure particuli�ere dite de Toeplitz.
L'inversion de cette matrice peut alors être r�ealis�ee de mani�ere beaucoup moins coûteuse grâce
�a l'algorithme de Levinson [Press 86]. Pour les bruits impulsionnels, il est donc toujours plus ef-
�cace d'interpoler s�epar�ement chaque d�efaut pour se ramener au cas d'�echantillons cons�ecutifs.
Toutefois, ceci n'est possible que si les bruits impulsionnels sont s�epar�es d'au moins p (ordre
du mod�ele AR) �echantillons de signal sans d�efauts. En e�et, si les zones �a interpoler sont trop
proches il devient impossible de consid�erer les d�efauts s�epar�ement, il est alors n�ecessaire de
r�ealiser l'interpolation globale (donc coûteuse).

Avec cette m�ethode, l'interpolation de zones de signal allant jusqu'�a plusieurs dizaines
d'�echantillons successifs est quasiment inaudible pour la plupart des signaux audio [Jansen 86].
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Chapitre 7

1R�everb�eration arti�cielle et
spatialisation des sons

7.1 Introduction. Le canal acoustique

Dans un milieu de propagation acoustique, le signal capt�e par un r�ecepteur di��ere du sig-
nal �emis par une source sonore. Cette di��erence est due �a des ph�enom�enes physiques qui,
en premi�ere approximation, peuvent être consid�er�es comme lin�eaires et repr�esent�es par une
r�eponse impulsionnelle h(t) causale liant le signal �emis x(t) et le signal re�cu y(t):

y(t) =
Z 1

0
x(t� u)h(u)du ou yn =

1X
i=0

xn�ihi (7.1)

La transformation subie par le signal peut être mod�elis�ee comme une transmission dans ce
qu'on appellera le canal acoustique [Gilloire 87].

7.1.1 Cas des lieux clos. R�everb�eration

Dans un lieu clos, la pr�esence des parois et d'obstacles entrâ�ne l'existence de trajets multiples
de dur�ees distinctes entre la source et le r�ecepteur, ce qui se traduit, dans le signal re�cu,
par une "r�ep�etition" du signal �emis due �a la superposition des contributions des di��erents
trajets, ph�enom�ene auquel on donne le nom de r�everb�eration. La premi�ere des contributions
possibles est le son direct, c'est-�a-dire celui qui existerait en l'absence des parois et de tout
autre obstacle. La somme des contributions de tous les autres trajets forme l'e�et de salle. Ici,
le canal acoustique est enti�erement d�e�ni par un ensemble de param�etres que l'on conviendra
de diviser en trois sous-ensembles:

� la salle, d�e�nie par la g�eom�etrie et les mat�eriaux des murs et des obstacles,

� la source, d�e�nie par sa position, son diagramme de rayonnement (directivit�e d'�emission)
et son �etendue,

� le r�ecepteur (typiquement un voire deux microphones), d�e�ni par sa position et son
diagramme de directivit�e.

1Chapitre �ecrit par J.M. Jot
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La �gure 7.3 pr�esente l'�echogramme-type d'une r�eponse impulsionnelle (monophonique)
enregistr�ee dans une salle, o�u l'on distingue les contributions du son direct et de l'e�et de salle.
Dans ce dernier, on distingue encore les premi�eres r�e
exions (ou �echos pr�ecoces), temporelle-
ment s�eparables, d'un "continuum" per�cu par l'oreille comme une trâ�n�ee sonore. Cette trâ�n�ee
sonore, qu'on appellera r�everb�eration tardive (expression fran�caise correspondant au terme
anglais late reverberation) peut être consid�er�ee, sur le plan perceptif, comme caract�eristique
de la salle elle-même, c'est-�a-dire ind�ependante des param�etres li�es �a la source et au r�ecepteur,
ce qui n'est pas le cas en revanche pour les premi�eres r�e
exions [Gilloire 87]. Comme l'illustre
la �gure 7.3, l'�energie de la r�everb�eration tardive d�ecrô�t suivant une allure approximativement
exponentielle (donc lin�eairement lorsqu'elle est exprim�ee en d�ecibels).

7.1.2 Auralisation

On regroupe aujourd'hui sous le vocable "auralisation" les techniques qui visent �a restituer
auditivement un environnement sonore sur un dispositif de reproduction individuel. Ces tech-
niques trouvent leur application pour l'aide �a la construction de salles de concert, dans les
studios d'enregistrement, mais aussi, associ�ees �a la vid�eo ou �a la synth�ese d'image, dans les
syst�emes de simulation et de r�ealit�e virtuelle ou les futurs syst�emes d'audioconf�erence. La
relation 7.1 et la connaissance de la r�eponse impulsionnelle hn o�rent un premier moyen de
recr�eer arti�ciellement l'e�et de r�everb�eration quel que soit le signal �emis xn, au moyen d'un
calculateur num�erique.
Le calcul de la convolution discr�ete d'apr�es l'�equation 7.1 n�ecessite N additions-multiplications
par �echantillon siN est la dur�ee de la r�eponse impulsionnelle exprim�ee en nombre d'�echantillons.
Pour une dur�ee de une seconde et une fr�equence d'�echantillonnage de 32 kHz, ce coût d�epasse
d'un facteur 50 environ la puissance des microprocesseurs de traitement du signal les plus
r�ecents. Les techniques de convolution rapides fond�ees sur l'algorithme de FFT permettent
de r�eduire ce coût �a un ordre de grandeur raisonnable: environ 4log2(2N) op�erations par
�echantillon pour la m�ethode "overlap-save" avec FFT sur 2N points [Crochiere 83]. Cepen-
dant, cette m�ethode n�ecessite une capacit�e m�emoire de 5N �echantillons et introduit un retard
de traitement d'une dur�ee de 4N �echantillons.
Outre l'important volume de calcul, le �ltrage par convolution se r�ev�ele peu pratique car
le contrôle de l'e�et de r�everb�eration arti�cielle n�ecessite la remise �a jour globale de tous les
coe�cients constituant la r�eponse impulsionnelle, soit plusieurs milliers! On est donc naturelle-
ment conduit �a rechercher des mod�eles, fond�es sur des propri�et�es physiques et perceptives du
ph�enom�ene de r�everb�eration, permettant de simpli�er la mise en �uvre et le contrôle en temps
r�eel du �ltrage num�erique simulant un canal acoustique.

7.1.3 Mod�eles physiques et perceptifs en acoustique des salles

Depuis les ann�ees 70, les recherches en acoustique des salles [Schroeder 70, Kuttru� 91, Ando 85]
ont permis de montrer que, tant du point de vue physique que du point de vue perceptif, il est
justi��e de d�ecomposer l'e�et de salle en `r�everb�eration tardive' d'une part (principalement fonc-
tion du volume et de l'absorption globale de la salle), et `r�e
exions pr�ecoces' d'autre part (qui
d�ependent de la g�eom�etrie de la salle et de la position de la source et du r�ecepteur) [Kuttru� 91].
La r�everb�eration tardive est caract�eris�ee par une grande densit�e d'�echos par unit�e de temps,
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de sorte qu'on peut la mod�eliser sous la forme d'un processus al�eatoire gaussien d�ecroissant
exponentiellement au cours du temps. De même, la r�eponse en fr�equence de la salle poss�ede
une densit�e de modes tr�es �elev�ee, du moins au del�a d'une fr�equence limite (souvent appel�ee
fr�equence de Schroeder) qui va de quelques dizaines de Hz (grandes salles) �a quelques centaines
de Hz (petites salles relativement r�everb�erantes). La �g. 7.1 pr�esente le domaine de validit�e
du mod�ele statistique en fonction du temps de m�elange

p
V et de la fr�equence de Schroeder

2
q

Tr
V
.

Son Direct

1ères réflexions

Réverbération Tardive

Temps

dB Effet de salle
Temps

Fréquence

Domain de validité du modèle
statistique (processus aléatoire

non stationnaire)

Temps de mélange

Fréquence de
Schroeder

Figure 7.1: Premi�eres r�e
exions et r�everb�eration tardive. Validit�e du mod�ele statistique en fonction
du temps de m�elange et de la fr�equence de Schroeder.

La caract�erisation perceptive de la qualit�e acoustique distingue les aspects spatiaux (direc-
tionnels) des aspects temporels de l'e�et de salle. On peut caract�eriser les attributs spatiaux par
une mesure de similarit�e binaurale d�eriv�ee de la fonction d'intercorr�elation entre les r�eponses
impulsionnelles droite et gauche mesur�ees sur une tête arti�cielle [Damaske 72].
Les attributs temporels, li�es �a la r�epartition de l'�energie dans la r�eponse impulsionnelle, sont
mis en �evidence sur la courbe de d�ecroissance, qui d�ecrit la puissance du signal re�cu en fonc-
tion du temps �ecoul�e apr�es que la source a cess�e d'�emettre un message continu (le message de
r�ef�erence �etant un bruit blanc). Schroeder a montr�e que la courbe de d�ecroissance (Energy De-
cay Curve) se d�eduit directement de la r�eponse impulsionnelle h(t) par int�egration r�etrograde
de l'�energie [Schroeder 65]:

EDCh(t) =
Z +1

t
h2(� )d� (7.2)

EDC(t) est donc l'�energie restant dans la r�eponse impulsionnelle apr�es l'instant t, habituelle-
ment repr�esent�ee en d�ecibels (voir �g. 7.3). Le principal crit�ere utilis�e par les acousticiens des
salles, le temps de r�everb�eration, mesure la pente de la courbe de d�ecroissance (exprim�ee par
le temps n�ecessaire pour que l'�energie d�ecroisse de 60 dB). Le temps de r�everb�eration varie
en fonction de la fr�equence ce qui n�ecessite un calcul de la courbe de d�ecroissance par bandes
d'octaves, �a partir de versions �ltr�ees de la r�eponse h(t). Une proc�edure �equivalente consiste
�a repr�esenter, en fonction du temps t, la r�epartition fr�equentielle de l'�energie restant dans la
r�eponse impulsionnelle apr�es l'instant t. On d�e�nit ainsi le "relief de d�ecroissance" ("Energy
Decay Relief") [Jot 92b, Jot 92a].
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7.2 Mesure d'une r�eponse impulsionnelle par excita-

tion pseudo-al�eatoire

La m�ethode consistant �a utiliser un signal d'excitation impulsionnel se heurte aux inconv�enients
suivants : compte tenu de la faible dur�ee du signal, il est n�ecessaire pour obtenir un rap-
port signal/bruit satisfaisant d'utiliser une excitation de grande amplitude, ce qui est d�elicat
lorsqu'on utilise un haut-parleur (introduction de non lin�earit�es), tandis que les sources sonores
impulsionnelles (�eclateurs, pistolets) posent des probl�emes de reproductibilit�e. Lorsqu'un haut-
parleur est utilis�e, la solution conventionnelle consiste �a e�ectuer un moyennage de mesures
successives a�n d'am�eliorer le rapport signal/bruit de la mesure, ce qui conduit �a une proc�edure
de mesure fastidieuse.
Une solution plus avantageuse, appliqu�ee initialement �a l'acoustique des salles par Schroeder,
consiste �a utiliser un signal d'excitation pseudo-al�eatoire [Schroeder 79, Borish 83, Jullien 83].
Il existe aussi des syst�emes utilisant une autre technique aux performances comparables : la
spectrom�etrie �a �ltrage d�ecal�e (time-delay spectrometry), bas�ee sur un balayage lin�eaire en
fr�equence [Vanderkooy 86, Poletti 88, DAntonio 89].

La r�eponse impulsionnelle est fournie par la fonction d'intercorr�elation Cxy(n) entre le
signal d'entr�ee et le signal de sortie du syst�eme mesur�e (�g. 7.2). Il su�t pour cela que le
signal al�eatoire xn soit un bruit blanc, car on a dans le cas g�en�eral, en r�egime stationnaire:

Cxy(n) = Cxx(n) ? hn

Générateur de séquence
pseudo-aléatoire

ConvertisseurAmplificateur

Convertisseur Intercorrélation

SALLE

h(n)

Figure 7.2: Principe de la mesure d'une r�eponse impulsionnelle par la m�ethode propos�ee par
Schroeder [Schroeder 79].

7.2.1 Les s�equences MLS

Les signaux d'excitation x(n) propos�es par Schroeder [Schroeder 79] sont des s�equences de
longueur maximale (MLS), signaux p�eriodiques de p�eriode L = 2k � 1. Ces signaux, qui
ne prennent que les valeurs instantan�ees +1 et �1, sont ais�ement produits au moyen d'un
calculateur ou de registres �a d�ecalage reboucl�es [McWilliams 76].
La propri�et�e int�eressante de ces s�equences est que leur fonction d'autocorr�elation est presque
exactement une fonction peigne de Dirac de p�eriode L. En e�et, leur fonction d'autocorr�elation
cyclique pour la p�eriode L, not�ee ici CL

xx est:

CL
xx(n) =

1

L

L�1X
m=0

xm�nxm = 1 si n � 0[mod L] (7.3)
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=
�1
L

sinon (7.4)

Ce qui peut s'�ecrire:

CL
xx(n) = (1 +

1

L
)�[L](n)� 1

L
On v�eri�e alors que

CL
xy(n) =

1

L

L�1X
m=0

xm�nym = (1 +
1

L
)�[L](n) ? hn � 1

L
�h

o�u �h repr�esente la composante continue de la r�eponse impulsionnelle et ? l'op�eration de convo-
lution. Ainsi, �a la composante continue pr�es (qui est le plus souvent n�egligeable), la fonction
de corr�elation entr�ee-sortie est la r�eponse impulsionnelle cherch�ee, multipli�ee par (1 + 1=L) et
"p�eriodis�ee" (c'est-�a-dire convolu�ee par le peigne de Dirac �[L]). La r�eponse impulsionnelle peut
donc être calcul�ee sans approximation sur un horizon d'observation �ni (une seule p�eriode suf-
�t). Cet avantage provient du fait qu'une s�equence MLS est en r�ealit�e un signal d�eterministe:
l'�elimination du caract�ere al�eatoire du signal d'excitation garantit la reproductibilit�e au bruit
ambiant pr�es [Borish 83].
De plus, un algorithme utilisant la transform�ee de Hadamard permet le calcul rapide de la
fonction d'intercorr�elation cyclique [Borish 83], bien que la p�eriode L des signaux ne soit pas
une puissance de 2 (ce qui interdit l'utilisation de l'algorithme FFT). Notons que la longueur de
la p�eriode L doit être su�sante pour inclure la totalit�e de la r�eponse impulsionnelle �a mesurer,
faute de quoi la convolution temporelle ferait apparâ�tre un ph�enom�ene d'`aliasing temporel'.
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Figure 7.3: R�eponse impulsionnelle mesur�ee �a l'aide d'une s�equence MLS. A droite, `energy decay
curve' de cette r�eponse (voir Eq. 7.2)

7.2.2 Les codes de Golay

Plus r�ecemment, un autre type de signaux d'excitation a �et�e propos�e, les codes de Go-
lay [Foster 86]. Leurs avantages sont: 1) la longueur de leur p�eriode est une puissance de 2, ce
qui permet d'utiliser la FFT pour calculer la corr�elation cyclique. 2) L'autocorr�elation est ex-
actement un peigne de Dirac, il n'y a plus d'erreur due �a la composante continue. N�eanmoins,
ils n�ecessitent l'acquisition de deux s�equences compl�ementaires, ce qui complique l�eg�erement
la mesure.
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7.3 Techniques de codage et de reproduction spatiale

des sons

Dans ce chapitre, nous examinons les m�ethodes de prise et de reproduction du son permettant
de restituer la localisation d'une source dans l'espace sonore subjectif de l'auditeur. Lors de la
prise de son, le codage des informations directionnelles est e�ectu�e par un dispositif de deux
microphones au moins, ce qui implique un stockage ou une transmission du message sonore
sur plusieurs canaux. La reproduction s'e�ectue sur une paire d'�ecouteurs ou un dispositifs
de deux haut-parleurs au moins. Dans un syst�eme de spatialisation, il s'agit de r�ealiser arti-
�ciellement le codage du message sonore sur plusieurs canaux �a partir d'un signal de prise de
son monophonique.

7.3.1 La st�er�eophonie conventionnelle

La st�er�eophonie conventionnelle utilise les di��erences d'intensit�e et les d�ecalages temporels
entre les deux signaux �emis par les haut-parleurs pour fournir les indications relatives aux po-
sitions qu'occupaient les sources lors de l'enregistrement. Les deux signaux sont fournis, lors
de l'enregistrement, par deux microphones de directivit�es di��erentes, orient�es di��eremment ou
plac�es �a des positions di��erentes (on parle alors d'un couple de microphone "non co��ncidents").
Le potentiom�etre panoramique d'une console de mixage reproduit arti�ciellement ces di��erences
entre les deux canaux, �a partir d'un signal monophonique. Les potentiom�etres panoramiques
conventionnels n'introduisent qu'une di��erence d'intensit�e entre les canaux gauche et droit
[Simon 88], ce qui simule un enregistrement e�ectu�e �a l'aide d'un couple de microphones
co��ncidents. A�n de b�en�e�cier des qualit�es que de nombreux auteurs reconnaissent aux enreg-
istrements par des couples de microphones non co��ncidents, tels que le couple AB "ORTF",
une premi�ere tentative d'am�elioration consisterait �a introduire aussi un d�ecalage temporel.
Cependant, les positions des sources enregistr�ees en st�er�eophonie conventionnelle se trouvent
ramen�ees, lors de la reproduction sur haut-parleurs, �a l'int�erieur du secteur angulaire horizon-
tal d�elimit�e par les directions des deux haut-parleurs (c'est-�a-dire entre les azimuts �30o et
+30o). Une �ecoute au casque modi�e consid�erablement la spatialisation obtenue, et produit
invariablement une localisation subjective de la source "�a l'int�erieur de la tête".

7.3.2 Les syst�emes multi-canaux

le codage et la reproduction des informations directionnelles sur deux canaux seulement con-
duisent �a une restriction de la zone de provenance apparente des sons (frontale en st�er�eo) et �a
une forte contrainte sur la position de l'auditeur. A�n de d�epasser ces limites, il est n�ecessaire
de coder les informations directionnelles sur un nombre de canaux sup�erieur �a 2, et le nom-
bre de haut-parleurs doit être au moins �egal au nombre de canaux d'enregistrement. Deux
approches fournissent aujourd'hui des solutions applicables �a un auditeur unique ou �a un au-
ditoire r�eduit : l'approche "sound �eld" (repr�esent�ee par la norme anglaise "Ambisonics") et
l'approche "surround" (repr�esent�ee par les codages utilis�es en cin�ema et leurs d�eriv�es).

La prise de son format Ambisonics (encore appel�e "UHJ" ou "format B") n�ecessite un micro-
phone compos�e de 4 capsules, appel�e "Sound Field Microphone". A la reproduction, l'auditeur
est plac�e au centre d'une sph�ere portant 8 �a 12 haut-parleurs aliment�es par des signaux obtenus
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par un matri�cage des 4 signaux d'origine. Pour une reproduction des directions horizontales
uniquement, trois canaux de codage et 4 �a 6 haut-parleurs su�sent [Gerzon 85, Furness 90].
Le syst�eme Ambisonics est cependant lui aussi contraignant en ce qui concerne la position de
l'auditeur, mais procure une localisation plus "robuste" que les techniques binaurales, r�esistant
aux rotations de la tête de l'auditeur et aux variations inter-individuelles.

Dans l'approche "surround", l'am�elioration vis�ee par rapport �a la st�er�eophonie conven-
tionnelle est la restitution d'une sc�ene sonore peu d�ependante de la position de l'auditeur
par rapport aux haut-parleurs et incluant des informations d'ambiance et de r�everb�eration
provenant des directions lat�erales et arri�eres. Cependant, contrairement au syst�eme Ambison-
ics, cette approche privil�egie la restitution des �ev�enements sonores frontaux, tandis que la
reproduction des autres informations spatiales est peu contrôl�ee. Cette approche est h�erit�ee
des premi�eres techniques st�er�eophoniques imagin�ees pour l'industrie cin�ematographique �a la
�n des ann�ees 30, qui sont �a l'origine de la st�er�eophonie �a deux canaux actuelle. Les syst�emes
de reproduction cin�ematographiques comportent encore aujourd'hui, en plus des haut-parleurs
droit et gauche, un haut-parleur central plac�e derri�ere l'�ecran (assurant une localisation sta-
ble des dialogues pour tous les spectateurs) et �eventuellement des haut-parleurs frontaux
suppl�ementaires [Julstrom 87]. Plus tard sont apparus des haut-parleurs plac�es sur les murs
lat�eraux et arri�ere de la salle, sp�eci�quement destin�es �a di�user des signaux "d'ambiance" ou
d'e�ets sp�eciaux. Comme dans le format Ambisonics, le nombre de canaux de transmission est
rendu inf�erieur au nombre de canaux de di�usion par l'utilisation de matrices d'encodage et
de d�ecodage qui assurent une compatibilit�e avec la reproduction st�er�eo ou mono convention-
nelle. L'exemple aujourd'hui le plus r�epandu de l'approche "surround" est le syst�eme "Dolby
Stereo" utilis�e dans l'industrie cin�ematographique, dont a �et�e d�eriv�e plus r�ecemment le syst�eme
"Dolby Surround" visant plus sp�eci�quement les applications vid�eo domestiques. Trois canaux
de transmission (gauche, centre et droit) sont employ�es pour la restitution des sources sonores
frontales, tandis qu'un seul canal ("surround") est r�eserv�e aux informations d'ambiance.

Les organismes de normalisation internationaux ont engag�e r�ecemment un e�ort en vue de la
standardisation d'un format de codage "universel" �a 5 canaux d�enomm�e "3/2-Stereo", visant
des applications avec ou sans accompagnement visuel (HDTV, vid�eo, cin�ema, multimedia,
mais aussi radiophonie num�erique, CD...). La di��erence essentielle entre ce format et le format
"Dolby Surround" r�eside dans le fait que 2 canaux lat�eraux (au lieu d'un) sont utilis�es pour la
transmission des informations d'ambiance. Cela permet une meilleure reproduction des sons
di�us (r�everb�eration) et de la localisation des sources lat�erales. L'avenir de cette norme 3/2
repose sur la possibilit�e d'encoder ces cinq canaux audio sur un support num�erique �a capacit�e
limit�ee, ce qui n�ecessite l'utilisation de techniques de r�eduction de d�ebit bas�ees sur des mod�eles
perceptifs. C'est le cas du proc�ed�e "AC-3" utilis�e dans le format num�erique Dolby Surround
SR-D.

7.3.3 Syst�emes �electroacoustiques dans les grandes salles

Les dispositifs de haut-parleurs recommand�es pour la reproduction en format St�er�eo 3/2 sont
adapt�es pour un auditoire de 20 �a 30 personnes environ. La reproduction dans une grande
salle n�ecessite la prise en compte des retards de propagation entre chaque haut parleur et
les diverses zones de l'audience, suivant le principe d�evelopp�e, notamment dans le syst�eme
"Delta St�er�eophonie" [Steinke 83]. Ce syst�eme, �eprouv�e dans de nombreuses salles depuis la
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�n des ann�ees 1970, r�ealise l'ampli�cation d'une source sonore acoustique situ�ee sur la sc�ene
en �evitant que les auditeurs aient conscience d'un message sonore provenant des haut-parleurs.
Pour cela, les haut-parleurs d'appoint, couvrant uniform�ement la salle, �emettent des versions
retard�ees du signal capt�e par les microphones sur la sc�ene a�n que leur contribution soit
fusionn�ee parmi les �echos pr�ecoces pour chaque source et tout auditeur. Bien que le principe
soit simple, il n�ecessite une mise en �uvre complexe (matrice de retards dont les dur�ees doivent
être optimis�ees en fonction de la disposition des haut-parleurs, et automatiquement mises �a
jour en cas de d�eplacement d'une source).

7.3.4 Les techniques binaurales

Pour l'�ecoute au casque, la localisation "hors de la tête" ne peut être obtenue sans joindre
aux di��erences temporelles et �energ�etiques des di��erences spectrales entre les canaux gauche
et droit. Ces di��erences spectrales sont naturellement fournies par un enregistrement binaural,
o�u les microphones sont plac�es �a l'int�erieur ou �a l'entr�ee des deux conduits auditifs d'un individu
ou d'une tête arti�cielle.

L'objet de la synth�ese binaurale est de reproduire arti�ciellement, �a partir d'un enreg-
istrement monophonique d'une source sonore, les signaux de pression que capteraient les deux
oreilles si cette source �etait situ�ee �a une position donn�ee dans l'espace par rapport �a l'auditeur.
Ces techniques, qui ont vu le jour au d�ebut des ann�ees 70, d�evelopp�ees notamment par
Blauert [Blauert 83], font aujourd'hui l'objet d'un e�ort de recherche important [Griesinger 90].

La synth�ese binaurale repose sur la mesure des HRTF (Head-Related Transfer Functions),
c'est-�a-dire des deux r�eponses impulsionnelles du canal acoustique reliant la source aux deux
conduits auditifs [Blauert 83]. Le potentiom�etre panoramique, appel�e ici �ltre binaural, peut
être directement r�ealis�e par un double �ltrage FIR utilisant ces r�eponses impulsionnelles. Ceci
permet en th�eorie d'obtenir, lors d'une �ecoute au casque, une localisation aussi bien en az-
imut (dans le plan horizontal) qu'en �el�evation. Cependant, cette technique se heurte �a deux
inconv�enients pratiques et exp�erimentaux:

� Les HRTF mesur�ees varient selon les individus. Il semble illusoire d'esp�erer obtenir
un jeu de HRTF procurant une localisation hors de la tête pour n'importe quel audi-
teur [Griesinger 90, Begault 91].

� le coût de l'impl�ementation en temps r�eel: la longueur des r�eponses impulsionnelles
mesur�ees peut atteindre 10 ms (de sorte que le �ltrage binaural impl�ement�e sous forme
RIF consomme la puissance de calcul de deux processeurs Motorola DSP56000 pour une
fr�equence d'�echantillonnage de 32 kHz).

La reproduction d'un enregistrement binaural sur haut-parleurs apporte des di�cult�es
suppl�ementaires, dues fait que, contrairement �a la st�er�eophonie conventionnelle, l'enregistrement
binaural est naturellement con�cu pour une �ecoute au casque. Lors d'une �ecoute sur haut-
parleurs, il est n�ecessaire d'e�ectuer un traitement suppl�ementaire a�n de compenser les tra-
jets "crois�es" (contribution du haut-parleur droit au signal re�cu par l'oreille gauche, et in-
versement). Cette technique, initialement propos�ee par Schroeder et Atal [Schroeder 70], fait
elle-même appel �a la connaissance des HRTF associ�ees aux positions des deux haut-parleurs
(azimut 30o pour la disposition st�er�eophonique conventionnelle). Dans une seconde approche,
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propos�ee par Damaske [Damaske 71], le �ltrage compensateur des trajets crois�es est d�etermin�e
empiriquement.

Ces m�ethodes permettent th�eoriquement d'obtenir une localisation dans n'importe quelle
direction par rapport �a l'auditeur, bien que les deux haut-parleurs soient en r�ealit�e plac�es en
face de lui. En pratique, cela comporte deux di�cult�es:

� la r�ealisation du �ltrage de conversion du signal pour �ecoute au casque (binaural) en
un signal pour �ecoute sur haut-parleurs (transaural), suivant la technique propos�ee par
Schroeder et Atal, n'est pas aussi imm�ediate que celle des �ltres binauraux [Schroeder 70,
Moller 88, Cooper 89].

� la contrainte sur la position de l'auditeur: la reproduction transaurale suppose que
l'auditeur est dans une position donn�ee par rapport aux haut-parleurs. S'il s'en �ecarte
ou s'il tourne la tête, le �ltre de conversion n'est plus e�ectif et la position subjective de
la source tend �a se confondre avec l'un des deux haut-parleurs.

7.4 Synth�ese binaurale et auralisation en temps r�eel

On s'int�eresse ici �a la r�ealisation d'un "potentiom�etre panoramique binaural", fournissant un
signal st�er�eo �a partir d'un signal mono, et permettant le contrôle en temps r�eel de la direction
de provenance per�cue par l'auditeur lors d'une �ecoute au casque, ou bien sur une paire de haut-
parleurs (reproduction transaurale) auquel cas, comme on l'a vu pr�ec�edemment, il faut r�ealiser
un �ltre convertisseur "transaural" dont le rôle est de compenser la perturbation apport�ee par
les "trajets crois�es". On cherche g�en�eralement �a mod�eliser les fonctions de transfert binaurales,
a�n d'en extraire une repr�esentation plus simple et plus �economique pour le �ltrage.

7.4.1 Les �ltres binauraux et transauraux

La �g. 7.4 montre le principe de synth�ese d'un signal binaural �a partir d'un signal mono-
phonique. La mesure des fonctions de transfert est r�ep�et�ee pour chaque direction de prove-
nance.

La �g. 7.4 montre le principe du �ltrage de conversion binaural ! transaural. Ce principe
n�ecessite la mesure des deux fonctions de transfert binaurales correspondant aux positions des
haut-parleurs et de l'auditeur dans le lieu d'�ecoute. Les quatre fonctions de transfert ainsi
obtenues forment la matrice de transfert qui caract�erise la transformation des signaux Zg et
Zd �emis par les haut-parleurs vers les signaux Yg et Yd re�cus par les conduits auditifs. Nous
utilisons ici une notation omettant la d�ependance fr�equentielle des fonctions de transfert:"

Yg
Yd

#
=

"
Hgg Hdg

Hgd Hdd

# "
Zg

Zd

#
(7.5)

Le �ltrage de conversion binaural ! transaural r�ealise la matrice de transfert inverse de la
matrice pr�ec�edente, ce qui conduit naturellement �a une impl�ementation sous la "forme treillis"
propos�ee par Cooper et Bauck [Cooper 89] et repr�esent�ee sur la �g. 7.5:

"
Zg

Zd

#
=

"
Hdd �Hdg

�Hgd Hgg

#

HggHdd �HdgHgd

"
Yg
Yd

#
(7.6)



144 Traitement des Signaux Audio-Fr�equences

Hg
Hd

Amplificateur

Face

Droite

Signal d’excitation

Calcul des fonctions
de transfert Hg, Hd

FaceAmplificateur

HdHg

Filtre Binaural

Signal Mono

Position subjective
de la source

YdYg

Figure 7.4: Mesure (�a gauche) et synth�ese (�a droite) d'un signal binaural pour une position partic-
uli�ere de la source �a partir d'un signal mono.
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Figure 7.5: R�ealisation d'un syst�eme transaural adapt�e aux conditions d'�ecoute. Le dispositif de
reproduction n'est pas forc�ement sym�etrique et le �ltre transaural compense ("d�econvolue") l'e�et de
l'ampli�cateur, des enceintes et, au besoin, des �echos du lieu d'�ecoute.

Nous admettons d�esormais l'hypoth�ese de sym�etrie du dispositif de reproduction et des
conduits auditifs, et introduisons les notations suivantes, o�u l'on prend pour canal de r�ef�erence
le canal gauche:

Hg = G ; Hd = D ; Hgg = Hdd = G0 ; Hgd = Hdg = D0

G et D forment la fonction de transfert binaurale pour une position quelconque de la source,
tandis que G0 et D0 forment la fonction de transfert binaurale pour la position du haut-parleur
gauche (le haut-parleur droit �etant situ�e sym�etriquement par rapport au plan m�edian de la
tête de l'auditeur). Avec ces notations, l'�eq. 7.6 s'�ecrit:

"
Zg

Zd

#
=

"
G0 �D0

�D0 G0

#

G2
0 �D2

0

"
Yg
Yd

#
=

1

2

0
BBBB@

"
1 1
1 1

#

G0 +D0
+

"
1 �1
�1 1

#

G0 �D0

1
CCCCA
"
Yg
Yd

#
(7.7)

Si l'on ignore le coe�cient 1/2, cela conduit �a l'impl�ementation du �ltre transaural sous
la forme "shu�er" propos�ee par Cooper et Bauck [Cooper 89] et repr�esent�ee sur la �g. 7.7
�a gauche. Poursuivant cette approche, on constate que tous les traitements de conversion
envisageables dans le cadre des techniques binaurales peuvent être r�ealis�es sous une forme
n�ecessitant seulement l'impl�ementation de deux �ltres �el�ementaires (voir �gs. 7.6 et 7.7). Le
�ltre mono! transaural (�g. 7.6 �a droite) est �equivalent �a un �ltre mono! binaural associ�e
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en s�erie avec un �ltre binaural ! transaural, et constitue e�ectivement un "potentiom�etre
panoramique" au sens classique (pour reproduction sur haut-parleurs). Le �ltre transaural
! binaural (�g. 7.7 �a droite), inverse du �ltre de conversion transaural pr�ec�edent, permet
l'�ecoute au casque d'un signal destin�e �a une reproduction sur haut-parleurs, c'est-�a-dire r�etablit
arti�ciellement le trajet de chaque haut-parleur vers l'oreille oppos�ee. Id�ealement, l'�ecoute au
casque d'un enregistrement st�er�eophonique conventionnel devrait toujours s'e�ectuer au travers
d'un tel �ltre.

La reproduction transaurale sur une paire de haut-parleurs en disposition st�er�eophonique
conventionnelle fournit une illusion auditive tr�es convaincante mais n�ecessite, pour la simulation
de sources localis�ees lat�eralement ou �a l'arri�ere, que l'auditeur soit plac�e pr�ecis�ement �a la
position id�eale par rapport aux enceintes. Au contraire, la reproduction sur �ecouteurs d'un
signal binaural est tr�es convaincante pour des positions arri�eres ou lat�erales de la source, mais
plus incertaine pour les positions frontales (souvent per�cues �a l'int�erieur de la tête, �a l'arri�ere ou
en �el�evation). La disparit�e interindividuelle des HRTF et la r�eponse en fr�equence des �ecouteurs
sont ici des facteurs importants. Pour lever l'incertitude entre les directions correspondant �a
une valeur donn�ee du retard interaural ("cône de confusion"), le syst�eme auditif ne dispose
que d'indices spectraux ou bien cognitifs (informations visuelles, mouvements de la tête).

Dans les syst�emes de r�ealit�e virtuelle, de d�eveloppement tr�es r�ecent, le spectateur porte un
viseur reproduisant une image de synth�ese mise �a jour en temps r�eel en fonction des donn�ees
fournies par un capteur de position et d'orientation solidaire de la tête ("headtracker"). Ces
donn�ees de position peuvent être exploit�ees par un synth�etiseur binaural a�n que la localisation
des �ev�enements sonores virtuels soit d�e�nie en r�ef�erence �a l'environnement ext�erieur simul�e,
ind�ependamment des mouvements de la tête du spectateur. Cette compensation des mouve-
ments de la tête de l'auditeur, dont on peut attendre qu'elle am�eliore sensiblement le r�ealisme
de la reproduction auditive, suppose que la synth�ese binaurale s'e�ectue en temps r�eel et sans
retard de traitement trop important.

G D
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MonoX

Yg Yd

G+D

Transaural

MonoX

Zg Zd

G-D
G+D G-D

+ +
• •

(-)

(-)

0 0 0 0

Figure 7.6: R�ealisation des divers �ltres de conversion utiles dans le cadre des techniques binaurales,
�a l'aide de la structure "shu�er" propos�ee par Cooper et Bauck [Cooper 89].

7.4.2 Mod�elisation des fonctions de transfert

Pour diminuer encore le coût de l'impl�ementation des �ltres binauraux ou transauraux, il
est n�ecessaire de faire appel �a des techniques de mod�elisation param�etrique. Ces techniques
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Figure 7.7: R�ealisation des divers �ltres de conversion utiles dans le cadre des techniques binaurales,
�a l'aide de la structure "shu�er" propos�ee par Cooper et Bauck [Cooper 89].

introduisent n�ecessairement une approximation de la r�eponse en fr�equence (en phase et en
amplitude), et reposent sur la minimisation d'un crit�ere d'erreur dont la pertinence du point
de vue perceptif est d�elicate �a v�eri�er. Il s'agit de trouver les coe�cients de deux polynômes
en z�1 d'ordres donn�es, not�es A(z) et B(z), minimisant la norme de l'erreur en sortie du �ltre
de fonction de transfert B(z)=A(z):

�(!) = G(ej!)� B(ej!)

A(ej!)

o�u G(ej!) repr�esente la r�eponse en fr�equence complexe �a approximer. On utilise le plus souvent
la norme quadratique, et il s'av�ere alors plus commode de reformuler le probl�eme sous la forme
d'une minimisation de l'erreur d'�equation:

J = jjG(ej!)A(ej!)�B(ej!)jj
On trouvera dans [Smith 83] un inventaire tr�es complet des m�ethodes de mod�elisation para-
m�etrique.

7.5 Algorithmes de r�everb�eration arti�cielle

Les r�everb�erateurs arti�ciels sont utilis�es dans l'industrie musicale ou cin�ematographique pour
ajouter un "e�et de salle" aux enregistrements e�ectu�es en studio, ou encore pour modi�er
les propri�et�es acoustiques d'une salle d'�ecoute. Les premiers appareils de ce type, apparus
dans les ann�ees 50, fabriquaient des �echos arti�ciels par des proc�ed�es analogiques: r�eseaux
de ressorts, puis plaques m�etalliques, munis de transducteurs �electromagn�etiques. Avec les
magn�etophones apparurent les e�ets utilisant des bandes magn�etiques en boucle, o�u un retard
�etait naturellement introduit par la distance entre la tête d'enregistrement et la tête de lecture,
et sa dur�ee r�eglable par la vitesse de d�e�lement [Griesinger 89].
Vers la �n des ann�ees 70, les convertisseurs analogique-num�erique o�rirent la possibilit�e de
r�ealiser des unit�es de retard peu coûteuses, ayant une faible distorsion et un excellent rapport
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signal/bruit. La r�everb�eration arti�cielle num�erique fut alors une des premi�eres applications
en temps r�eel des technologies audio-num�eriques naissantes. Sa faisabilit�e avait �et�e d�emontr�ee
d�es le d�ebut des ann�ees 60 par Schroeder [Schroeder 62b], dont les travaux ont inspir�e, dans la
derni�ere d�ecennie, un grand nombre de r�ealisations commerciales [Griesinger 89].

Pour reproduire en temps r�eel un e�et de salle tardif sans recourir �a la convolution du signal
trait�e par une r�eponse impulsionnelle mesur�ee ou mod�elis�ee, il est n�ecessaire de concevoir un
�ltre num�erique r�ecursif ("�ltre r�everb�erant") dont la r�eponse impulsionnelle satisfasse les
contraintes du mod�ele statistique de la r�everb�eratrion tardive d�ecrit au paragraphe 7.1.3. Les
di�cult�es rencontr�ees dans la r�ealisation de �ltres r�everb�erants sont de trois natures (voir par
exemple [Moorer 79] ou [Griesinger 89]):

1. Obtenir simultan�ement une densit�e modale et une densit�e d'�echos su�santes,

2. �eviter l'apparition, dans le signal de sortie, d'une sonorit�e peu naturelle, souvent quali��ee
de "m�etallique", notamment lorsque le signal d'entr�ee est de type percussif,

3. contrôler ind�ependamment le temps de r�everb�eration et l'�energie r�everb�er�ee en fonction
de la fr�equence.

7.5.1 Filtres en peigne et �ltres passe-tout

Pour r�ealiser des r�everb�erateurs arti�ciels, Schroeder [Schroeder 62a] proposa au d�ebut des
ann�ees 60 une approche, approfondie plus tard par Moorer [Moorer 79], fond�ee sur l'association
de �ltres en peignes et de �ltres passe-tout. On peut penser que ces �ltres sont les constitu-
ants de base de la plupart des r�everb�erateurs du commerce actuels [Sakamoto 81, Sikorav 86,
Griesinger 89].

Les fonctions de transfert du �ltre en peigne et du �ltre passe-tout repr�esent�es sur la
�gure 7.8 sont respectivement:

C(z) =
z�m

1� gz�m
et A(z) =

�g + z�m

1 � gz�m

z-mx y z-m

g

x y

-g

g

Figure 7.8: Filtre en peigne r�ecursif (�a gauche) et �ltre passe-tout (�a droite)

Le �ltre en peigne imprime au signal trait�e une coloration harmonique tr�es caract�eristique
car ses r�esonances sont situ�ees �a des fr�equences harmoniques. Sa r�eponse en fr�equence est
maximale pour la s�erie de fr�equences !k = 2�k

m
si g > 0 ou !k = (1+2k)�

m
si g < 0. Les

r�esonances correspondantes ont toutes le même taux d'amortissement.
Schroeder a montr�e que la simple addition d'un trajet direct, d'amplitude bien choisie,

su�t �a transformer le �ltre en peigne en un �ltre passe-tout (�g. 7.8), donc �a supprimer la
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Figure 7.9: R�eponses impulsionnelles du �ltre en peigne et du �ltre passe-tout (m = 16, g = �0:707).

coloration harmonique. N�eanmoins, le �ltre passe-tout engendre le même d�efaut de timbre que
le �ltre en peigne lorsque le signal d'entr�ee n'est pas stationnaire, ce qui est le cas des signaux
audio de parole et de musique. Dans le domaine temporel, les inconv�enients majeurs de ces
deux �ltres r�esultent de la faible densit�e d'�echos de leurs r�eponses impulsionnelles (�g. 7.9),
qui se traduit par des "roulements" (traduction du terme anglais 
utter) dans la r�eponse �a des
signaux transitoires.

L'association en s�erie de �ltres passe-tout (�g. 7.10) permet d'augmenter la densit�e d'�echos
tout en conservant le caract�ere passe-tout du r�everb�erateur. Cependant, le �ltre "passe-
tout s�erie" poss�ede, en pr�esence de signaux transitoires, une sonorit�e m�etallique peu na-
turelle [Moorer 79, Schroeder 84]. Le chapitre 2 pr�esente d'autres fa�cons de r�ealiser des �ltres
passe-tout, en particulier �a l'aide de la structure treillis.

z-m

g

x y

-g

z-m

g

-g

z-m

g

-g

1

2

31 2

1

2 3

3

Figure 7.10: Structure passe-tout s�erie propos�ee par Schroeder.

7.5.2 Le r�everb�erateur de Schroeder

A�n d'�eliminer toute coloration, tout en am�eliorant la densit�e d'�echos, Schroeder [Schroeder 62a]
a propos�e d'utiliser en cascade deux combinaisons de base �a partir des �ltres pr�ec�edents: une
association s�erie de �ltres passe-tout et une association parall�ele de �ltres en peigne (�g. 7.11).
L'association en parall�ele de �ltres en peigne ne permet pas d'obtenir une r�eponse en fr�equence
plate. N�eanmoins, cette r�eponse devient comparable �a celle d'une salle r�eelle �a condition de
pr�esenter une densit�e modale (nombre de modes propres par Hz) su�samment �elev�ee.
Pour un �ltre en peigne, le temps de r�everb�eration Tr est donn�e par:

20 log10(gi)

miT
=
�60
Tr

(7.8)

o�u gi est le coe�cient (ou gain) de bouclage, mi la dur�ee du retard (en nombre de p�eriodes
d'�echantillonnage) de la cellule i, et T est la p�eriode d'�echantillonnage. Pour la somme de
peignes de la �g. 7.11, Schroeder propose d'a�ecter �a chaque �ltre en peigne la même valeur
de Tr, de sorte que le choix du gain de boucle gi d�epend de la dur�ee du retard mi. Le respect
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Figure 7.11: Filtre r�everb�erant �a base de �ltres en peigne et de �ltres passe-tout propos�e par
Schroeder. En bas �a droite, remplacer le gain gi par un �ltre permet de simuler une absorption
d�ependant de la fr�equence (chap. 7.5.3)

de cette condition est indispensable pour �eviter que la sonorit�e caract�eristique de l'un des
�ltres en peignes ne soit audible dans la �n de la r�eponse �a des sons transitoires. Schroeder
conseille de choisir les dur�ees mi des retards premi�eres entre elles pour �eviter les superpositions
et annulations d'�echos, ce qui a aussi pour e�et de rendre les fr�equences de r�esonance distinctes
deux �a deux, et de rompre toute p�eriodicit�e dans la r�eponse fr�equentielle.

Dans le cas de N �ltres en peigne en parall�ele, la densit�e modale et la densit�e d'�echos
s'obtiennent en sommant celles des �ltres �el�ementaires, sachant que, pour chaque �ltre en
peigne, les �echos successifs sont s�epar�es d'un intervalle de temps �egal �a la dur�ee du retard
�i = miT et les fr�equences propres voisines sont distantes d'un intervalle de fr�equence �egal �a
1=�i:

densit�e modale: Dm =
N�1X
i=0

�i = N� densit�e d'�echos: De =
N�1X
i=0

1

�i
� N

�

o�u � est la dur�ee moyenne des retards �i. Ces expressions appellent deux remarques: la
premi�ere est que ces densit�es sont ind�ependantes du temps ou de la fr�equence, alors que la
th�eorie modale et la th�eorie g�eom�etrique de la propagation du son dans une salle indiquent
que Dm est proportionnelle au carr�e de la fr�equence et De proportionnelle au carr�e du temps
�ecout�e dans la r�eponse impulsionelle. Cela ne pose pas de probl�eme, dans le cadre du mod�ele
statistique de la r�everb�eration tardive, �a condition que ces deux densit�es soient su�samment
�elev�ees dans le �ltre r�everb�erant. La seconde remarque est que, pour un nombre N donn�e,
le choix des dur�ees �i proc�ede d'un compromis entre densit�e modale et densit�e d'�echos. A
condition que ces dur�ees restent su�samment voisines pour que l'expression de De ci-dessus
soit valable, on peut pr�edire le nombreN de �ltres en peigne n�ecessaires en fonction des crit�eres
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Dm et De:

N �
q
DmDe

Il reste alors �a d�eterminer pour les densit�es Dm et De des valeurs qui soient perceptivement
su�santes. Pour juger de la densit�e d'�echos, il est naturel de choisir l'impulsion �el�ementaire
comme signal de test, r�ev�elateur du comportement du �ltre r�everb�erant en pr�esence de signaux
percussifs. Selon Griesinger [Griesinger 89], la densit�e d'�echos n�ecessaire pour un r�everb�erateur
arti�ciel est de l'ordre de 10000 �echos/s, et crô�t en fonction de la fr�equence d'�echantillonnage.
Pour �xer la densit�e modale minimale n�ecessaire, Schroeder [Schroeder 62a] se base sur le
nombre de maxima par Hertz dans le mod�ele statistique de la r�eponse fr�equentielle d'une
salle, ce qui conduit �a une densit�e modale approximativement �egale au quart du temps de
r�everb�eration [Schroeder 62b]. Pour un temps de r�everb�eration de l'ordre de la seconde, on con-
state donc qu'il faudrait associer environ 50 �ltres en peigne en parall�ele! La solution propos�ee
par Schroeder pour conserver un nombre raisonnable de cellules �el�ementaires est une structure
mixte associant en cascade la somme de peignes avec un �ltre passe-tout s�erie (�g. 7.11), dont
le rôle est d'augmenter la densit�e d'�echos sans modi�er le timbre de la r�everb�eration tandis que
les �ltres en peigne, dont le nombre peut ainsi être r�eduit �a 4 ou 6 [Schroeder 62b, Moorer 79],
d�eterminent le temps de r�everb�eration et la densit�e modale. N�eanmoins, le choix du nombre de
�ltres passe-tout et de leurs param�etres (gains et retards) est tr�es d�elicat et reste essentiellement
empirique [Schroeder 62a, Moorer 79].

7.5.3 Simulation d'un temps de r�everb�eration d�ependant de la
fr�equence

Pour r�ealiser un dispositif capable de fournir un temps de r�everb�eration fonction de la fr�equence,
Schroeder a propos�e de rendre les gains de boucle des �ltres en peigne d�ependants de la
fr�equence [Schroeder 62a]. Cette id�ee a �et�e mise en pratique par Moorer [Moorer 79] dans le
cadre du r�everb�erateur de la �g. 7.11. Ce dernier propose de remplacer chaque att�enuation gi
par un �ltre passe-bas purement r�ecursif du premier ordre, not�e hi(z) (�g. 7.11), en tentant de
simuler aussi �d�element que possible l'absorption dans l'air (l'absorption du son par les parois
de la salle peut être n�eglig�ee dans des salles de grandes dimensions). Cette m�ethode ne permet
pas de pr�evoir ni de contrôler explicitement la variation r�esultante du temps de r�everb�eration
en fonction de la fr�equence.
Le fait de remplacer les gains de boucle par des �ltres passe-bas implique que l'�energie du signal
r�everb�er�e est diminu�ee dans les hautes fr�equences. Si l'on souhaite assurer l'ind�ependance
des r�eglages du temps de r�everb�eration et de l'�energie du signal r�everb�er�e en fonction de la
fr�equence, on peut associer en s�erie avec le r�everb�erateur un �ltre correcteur dont la r�eponse en
fr�equence �energ�etique doit être inversement proportionnelle au temps de r�everb�eration [Jot 92b,
Jot 92a].

7.5.4 Syst�emes unitaires

Gerzon [Gerzon 76] s'est int�eress�e �a la r�ealisation d'un r�everb�erateur arti�ciel �a plusieurs
canaux d'entr�ee et de sortie (syst�eme caract�eris�e par sa r�eponse en fr�equence matricielle A(f)
sur la �g. 7.12. Il montre qu'un tel syst�eme pr�eserve l'�energie de tout signal d'entr�ee si et
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seulement si, quelle que soit la fr�equence f , la matrice A(f) est unitaire (c'est-�a-dire que
son inverse est �egale �a sa transpos�ee). Il appelle syst�eme unitaire tout syst�eme v�eri�ant cette
propri�et�e. Cette d�e�nition se transpose sans di�cult�e au cas des signaux discrets: un syst�eme
de matrice de transfert A(z) sera dit unitaire si et seulement si la matrice A(z) est unitaire
pour tout nombre complexe z de module 1.

A(f)
y(t)x (t)
y(t)
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Figure 7.12: A gauche, syst�eme lin�eaire aux signaux d'entr�ee et de sortie vectoriels. A droite,
structure propos�ee par Gerzon formant un syst�eme unitaire si le syst�eme de matrice de transfert A(z)
est lui-même unitaire

La solution triviale pour r�ealiser des syst�emes unitaires complexes �a partir de syst�emes
unitaires simples consiste �a associer des syst�emes unitaires en cascade. Gerzon propose une
seconde structure, repr�esent�ee sur la �g. 7.12, qui n'est autre qu'une g�en�eralisation du �ltre
passe-tout propos�e par Schroeder. Pour montrer que cette structure forme un syst�eme unitaire,
Gerzon fait appel �a l'alg�ebre des matrices normales [Gerzon 76]. A�n d'obtenir un temps de
r�everb�eration d�ependant de la fr�equence, Gerzon montre que le gain g peut être remplac�e par
un �ltre de fonction de transfert g(z), sans perte du caract�ere unitaire du syst�eme �a condition
que g(z) soit �a phase minimale.

7.5.5 Filtres r�everb�erants �a bouclage unitaire

En imposant qu'un �ltre r�everb�erant soit passe-tout (ou unitaire), on ne garantit pas l'absence
de colorations m�etalliques en pr�esence de signaux transitoires. Pour obtenir un e�et de
r�everb�eration naturel, il est plus important d'assurer une densit�e modale su�samment �elev�ee
que de pr�eserver le spectre du signal d'entr�ee. Nous avons vu pour le �ltre "somme de peignes"
que la densit�e modale (en nombre de modes par Hz) est �egale �a la dur�ee totale des retards ex-
prim�ee en secondes et que la principale limitation r�eside dans la di�cult�e d'obtenir une densit�e
d'�echos su�sante avec un nombre N r�eduit de �ltres �el�ementaires.
Une approche permettant d'augmenter le nombre d'�echos dans la r�eponse du �ltre r�everb�erant
sans augmenter le nombre de retards consiste �a associer des �ltres �el�ementaires en s�erie, ou
bien, plus g�en�eralement, �a ajouter des canaux de bouclage reliant les di��erents retards. L'e�et
de ce bouclage multiple est que la densit�e d'�echos crô�t progressivement dans la r�eponse im-
pulsionnelle, comme c'est le cas dans les salles r�eelles. Ce type de bouclage pose cependant un
nouveau probl�eme: celui de la stabilit�e du syst�eme r�esultant.
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Stautner et Puckette [Stautner 82] ont adopt�e une approche g�en�erale des r�everb�erateurs
multi-canaux en proposant la structure repr�esent�ee sur la �g. 7.13, qui fait apparâ�tre une
matrice carr�ee A regroupant les coe�cients de bouclage aij. Une approche �equivalente, quoique
utilisant un formalisme di��erent (celui des guides d'ondes), a �et�e propos�ee par Smith [Smith 85].
On peut remarquer que la structure de la �g. 7.13 est au �ltre en peigne ce que les syst�emes
unitaires multi-canaux de Gerzon sont au �ltre passe-tout. Stautner et Puckette montrent que
la stabilit�e du syst�eme est garantie si la matrice de bouclage A est le produit d'une matrice
unitaire et d'une matrice diagonale dont tous les coe�cients diagonaux sont de module inf�erieur
�a 1. Ils proposent une application particuli�ere �a quatre canaux utilisant la matrice A suivante,
unitaire au coe�cient g pr�es, qui sert �a faire varier le temps de r�everb�eration:

A =
gp
2

2
6664

0 1 1 0
�1 0 0 �1
1 0 0 �1
0 1 �1 0

3
7775 avec g < 1 (7.9)

y

z-m

z-m

z-m

1

2

3

x

A

Figure 7.13: Mod�ele g�en�eral de bouclage propos�e par Stautner et Puckette.

Dans cette application, la densit�e d'�echos r�esultante n'est pas maximale car un coe�cient
de bouclage sur deux est nul. Le contrôle du temps de r�everb�eration reste heuristique et inspir�e
des travaux de Moorer. A�n de r�eduire le temps de r�everb�eration en hautes fr�equences, un
�ltre passe-bas est associ�e �a chaque retard. Pour rem�edier aux r�esonances m�etalliques qu'ils
constatent, Stautner et Puckette proposent d'introduire une variation al�eatoire des dur�ees des
retards au cours du temps. Cette technique est aussi utilis�ee par Smith [Smith 85] et dans les
r�everb�erateurs de marque Lexicon [Griesinger 89], mais complique la r�ealisation pratique du
r�everb�erateur.

On peut remarquer que le fait d'utiliser l'unique param�etre g pour contrôler le temps de
r�everb�eration revient �a a�ecter une att�enuation commune �a tous les retards sans tenir compte
de leurs dur�ees. Dans le cas o�u la matrice A est diagonale, qui correspond au �ltre somme
de peignes �etudi�e au paragraphe 7.5.2, cela conf�ere �a la r�everb�eration arti�cielle une sonorit�e
m�etallique car les r�esonances n'ont pas toutes le même taux d'amortissement. Pour �eviter
ce ph�enom�ene, il faut faire en sorte que tous les pôles du �ltre r�everb�erant aient le même
module, ce qui peut être r�ealis�e quelle que soit la matrice de bouclage A grâce aux propri�et�es
ci-dessous [Jot 92b].
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On peut montrer que les pôles d'un syst�eme unitaire boucl�e sur lui-même sont tous situ�es
sur le cercle unit�e. Cela signi�e que la r�eponse impulsionnelle est une somme de sinuso��des non
amorties, c'est �a dire que le r�everb�erateur poss�ede un temps de r�everb�eration in�ni. C'est le
cas pour le syst�eme de la �g. 7.13 si la matrice de bouclage est unitaire.
On montre que le fait d'a�ecter �a chaque retard mi une absorption gi qui, exprim�ee en d�ecibels,
est proportionnelle �a la dur�ee mi, suivant la relation 7.8, a pour e�et de multiplier la r�eponse
impulsionnelle par une enveloppe temporelle exponentiellement d�ecroissante r�ealisant le temps
de r�everb�eration d�esir�e. Pour r�ealiser un contrôle explicite du temps de r�everb�eration en
fonction de la fr�equence, il su�t de g�en�eraliser la m�ethode pr�ec�edente en a�ectant �a chaque
retard un �ltre absorbant dont la fonction de transfert hi(z) v�eri�e:

20 log10 jhi(ej!)j =
�60T
Tr(!)

mi

Cette relation peut être satisfaite approximativement pour des �ltres absorbants r�ecursifs du
premier ordre [Jot 92b], ce qui o�re deux param�etres de contrôle permettant de r�egler le temps
de r�everb�eration en basses fr�equences et en hautes fr�equences s�epar�ement. Un contrôle plus �n
du temps de r�everb�eration peut être r�ealis�e �a l'aide de �ltres absorbants plus complexes, a�n
par exemple de reproduire la r�everb�eration tardive d'une salle existante [Jot 92a].

Cette m�ethode de contrôle de la d�ecroissance de la r�everb�eration est applicable quelle que
soit la structure du bouclage du �ltre r�everb�erant. Dans le cas le plus g�en�eral, cette structure
est un r�eseau de retard r�ecursif qui doit être choisi, en fonction du nombre de canaux d�esir�e
en entr�ee et en sortie du syst�eme de fa�con �a maximiser le nombre de trajets de bouclage
entre les retards. La dur�ee totale des retards doit être su�samment �elev�ee pour assurer une
densit�e modale su�sante, et leur nombre su�samment grand pour assurer une densit�e d'�echos
su�sante. En pratique, 12 retards d'une dur�ee totale de 1 seconde su�sent pour reproduire
une r�everb�eration tardive naturelle. Lorsque les contraintes sur la densit�e modale et la densit�e
d'�echos sont satisfaites, le �ltre r�everb�erant peut être compar�e �a un g�en�erateur de bruit blanc
fournissant sur ses divers canaux de sortie des r�ealisations d�ecorr�el�ees d'un même processus
al�eatoire. Cependant, pour simuler de mani�ere convaincante la r�everb�eration d'une salle r�eelle,
il convient d'apporter un soin particulier �a la reproduction des r�e
exions pr�ecoces.

7.5.6 Contrôle des r�e
exions pr�ecoces

La plupart des r�everb�erateurs de haut de gamme permettent d'ajouter �a la r�everb�eration
arti�cielle un groupe d'�echos pr�ecoces. Ces �echos jouent un rôle important dans le r�ealisme de
la r�everb�eration et in
uent en particulier sur les aspects perceptifs de clart�e du message sonore
(li�ee au rapport entre l'�energie pr�ecoce et l'�energie tardive de l'e�et de salle) et d'impression
d'espace [Kuttru� 91]. Dans les approches propos�ees �a ce jour pour contrôler les premiers �echos
produits par un r�everb�erateur arti�ciel, la distribution des dates d'arriv�ees et des amplitudes
des premi�eres r�e
exions est sp�eci��ee �a partir d'une mod�elisation g�eom�etrique de la propagation
acoustique dans la salle, pour une disposition donn�ee de la source et du r�ecepteur au sein de
celle-ci. Cela suppose que l'on n�eglige les ph�enom�enes physiques de di�raction et de di�usion,
ce qui reste �a justi�er par des exp�eriences psychoacoustiques.

Schroeder [Schroeder 70] propose d'ajouter les �echos pr�ecoces au signal de sortie du �ltre
r�everb�erant, au moyen d'un �ltre FIR permettant le contrôle de leurs amplitudes bi et de leurs
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instants d'arriv�ee ti par rapport au son direct (�g. 7.14). Dans le r�everb�erateur de Moorer
[Moorer 79], les �echos pr�ecoces contribuent aussi au signal d'entr�ee du r�everb�erateur, le gain r
permettant le contrôle de la clart�e (�g. 7.15). Cette modi�cation permet d'accrô�tre la densit�e
d'�echos produite par le �ltre r�everb�erant, mais l'insertion du �ltrage FIR rend le timbre de la
r�everb�eration tardive extrêmement tributaire de la distribution des premi�eres r�e
exions. Ce
principe peut provoquer une coloration non d�esir�ee de la r�everb�eration et n�ecessite un soin
particulier dans le choix de la distribution des premiers �echos, comme le remarque Moorer
[Moorer 79]. Cette pr�ecaution est incompatible avec un calcul automatique des r�e
exions par
simulation g�eom�etrique. Stautner et Puckette proposent un r�everb�erateur pouvant recevoir
un nombre quelconque de signaux sources en entr�ee, et poss�edant une r�eponse distincte pour
chacune en fonction de sa position dans la salle (�g. 7.14). Le signal provenant de chaque
source vient s'ajouter en plusieurs points de chaque ligne �a retard du �ltre r�everb�erant a�n
de cr�eer autant d'�echos pr�ecoces. Les quatre signaux de sortie sont dirig�es vers des haut-
parleurs dispos�es autour de l'auditeur, ce qui permet un contrôle approximatif des directions
de provenance des �echos pr�ecoces. Cependant, le probl�eme de coloration rencontr�e dans le
syst�eme de Moorer se retrouve, dans une moindre mesure, dans celui de Stautner et Puckette.
D'autre part, contrairement aux deux pr�ec�edents, ce syst�eme ne permet pas de contrôler la
clart�e: l'�energie de la r�everb�eration tardive est d�etermin�ee par celle des premiers �echos.

x yd

b1
b2

b3
b4

Filtre réverbérant

Premiers échos
• • • •

A
x

y

τ1

τ2

τ3

τ4

Figure 7.14: A gauche, approche propos�ee par Schroeder pour le contrôle des premiers �echos, �a droite
approche propos�ee par Stautner et Puckette
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Filtre réverbérant
Premiers échos

• • • • r

Figure 7.15: Approche propos�ee par Moorer pour le contrôle des premiers �echos

La �g. 7.16 d�ecrit une variante du principe propos�e par Stautner et Puckette, permettant
de contrôler le niveau des premiers �echos ind�ependamment de celui de la r�everb�eration tardive.
La ligne �a retard qui permet le contrôle des dates ti des �echos pr�ecoces fournit une seule
r�eplique du signal source sur chaque canal d'entr�ee du �ltre r�everb�erant. Ce processus �etant
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unitaire, le spectre de la r�everb�eration tardive n'est pas a�ect�e par le choix de la distribution
temporelle des �echos pr�ecoces. Ce principe de reproduction des aspects temporels peut être
g�en�eralis�e pour la spatialisation simultan�ee (mixage) de plusieurs sources [Jot 92b] et appliqu�e
ind�ependamment du choix du dispositif d'�ecoute (�ecouteurs ou haut-parleurs), qui d�etermine
essentiellement la restitution des informations directionnelles du son direct et de l'e�et de salle.

Signal
Source

ligne à retard

Matrice
Unitaire

Banc de retards

Traitement Directionnel
Contrôle de niveau / filtrage

Son
direct

Traitement Directionnel
Contrôle de niveau / filtrage

échos
précoces

Traitement Directionnel
Contrôle de niveau / filtrage

réverbération
tardive

Figure 7.16: Extension du �ltre r�everb�erant de Stautner et Puckette (�g. 7.13) pour un contrôle des
premiers �echos pr�eservant le timbre de la r�everb�eration tardive.
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Chapitre 8

1Antennes acoustiques

8.1 Introduction

Une antenne acoustique est constitu�ee d'un ensemble de microphones et d'un dispositif per-
mettant de traiter (en g�en�eral num�eriquement) les signaux capt�es par ces microphones a�n de
reconstituer un signal unique. L'antenne acoustique apparâ�t donc comme un capteur unique.
Les avantages qu'une antenne acoustique ou un r�eseau de microphones apportent par rapport
�a un microphone unique sont les suivants:

� Possibilit�e d'�elaborer des diagrammes de directivit�e plus complexes que ceux obtenus par
des moyens physiques avec les microphones usuels.

� Simplicit�e de conception en exploitant les richesses et la souplesse du traitement du signal.

� Possibilit�e de rejeter des signaux parasites ou brouilleurs en introduisant des z�eros, en
direction des sources ind�esirables, dans le diagramme de directivit�e.

� Adaptation du diagramme de directivit�e en fonction des signaux incidents, et ceci même
en cours de fonctionnement.

� Ajustement de la r�eponse en fr�equence pour les sources utiles.

� R�eduction du bruit ambiant non localis�e (d�ebruitage)

� S�eparation �eventuelle des trajets directs et des trajets r�everb�er�es en tenant compte des
caract�eristiques g�eom�etriques di��erentes de ces trajets, et rejet partiel ou total des trajets
r�everb�er�es (e�et de pr�esence, d�er�everb�eration).

Les inconv�enients associ�es �a une antenne acoustique sont:

� Une taille assez grande, de l'ordre du m�etre, ce qui peut poser des probl�emes dans
certaines applications.

� Un coût assez �elev�e compte tenu de la puissance de calcul n�ecessaire pour le traitement
num�erique (plusieurs dizaines de MFlops), mais la mont�ee en puissance des micropro-
cesseurs de traitement du signal �eliminera bientôt cet inconv�enient.

1Chapitre �ecrit en collaboration avec Y. Grenier
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� Un �etalonnage assez d�elicat car des erreurs de phase peuvent d�egrader sensiblement les
performances.

A côt�e de ce premier objectif de prise de son, l'antenne acoustique permet aussi d'en
atteindre un second, la localisation des sources sonores. Lorsque les positions des sources sont
inconnues, des techniques d'imageries d�evelopp�ees �a l'origine en sonar et en radar ainsi qu'en
radio-astronomie, permettent de d�eterminer le nombre des sources et la position de chacune.

On con�coit qu'en combinant la localisation des sources et la formation de voie (c'est �a dire
l'ajustement du diagramme de directivit�e), on soit en mesure de capter le son provenant d'une
source de position variable, en excluant d'autres sources, par exemple pour une prise de son
de spectacle ou dans un tournage cin�ema.

Les applications des antennes acoustiques sont nombreuses. Ce sont toutes les prises de son
o�u apparaissent des brouilleurs, du bruit ambiant, de la r�everb�eration, lorsque les microphones
ne peuvent être plac�es pr�es des sources, lorsque les sources se d�eplacent, etc... Les prototypes
en cours d'�etude visent essentiellement deux types de besoins: des prises de son devant re-
jeter des brouilleurs comme en audioconf�erence, et la commande vocale dans des ambiances
bruit�ees : salle de calcul, usine, voiture.
On pourra consulter [VanVeen 88] pour une introduction aux di��erentes applications des an-
tennes (pas n�ecessairement acoustiques).

8.2 Diagramme de directivit�e

A�n de d�eterminer le diagramme de directivit�e d'une antenne acoustique, il est n�ecessaire d'en
pr�eciser la structure. Tant qu'on se limite �a des op�erations lin�eaires sur les signaux, c'est-�a-dire
�a des �ltrages, la structure est impos�ee. Elle se compose de N capteurs, N �ltres lin�eaires, un
sommateur et �eventuellement un �ltre lin�eaire agissant sur la sortie du sommateur. On peut

Fo

F1

FN-1

+ F’

Figure 8.1: Sch�ema d'une antenne acoustique.

n�egliger le �ltre commun F 0 en le supposant ramen�e dans chacun des �ltres Fi, ce que nous
ferons dans la suite.

Plusieurs cas seront �a distinguer suivant la g�eom�etrie de l'antenne et l'�eloignement des
sources. On se placera d'abord en champ lointain, avec des sources su�samment �eloign�ees
pour qu'on les consid�ere �a l'in�ni, le front d'onde re�cu sur l'antenne �etant plan. La situation
la plus fr�equente est celle o�u on se place en champ proche, avec des sources �a distance faible et
des fronts d'ondes sph�eriques. Un cas particulier est tr�es fr�equemment �etudi�e, c'est celui d'une
antenne lin�eaire en champ lointain, cas par lequel nous commencerons.
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8.2.1 Antenne lin�eaire en champ lointain

La source est �a un azimut � relativement �a la normale �a l'antenne. Le signal �emis par la

Capteur 0

Capteur 1

Capteur N-1

source

front d’onde

θ

Figure 8.2: Antenne lin�eaire en champs lointain.

source et re�cu �a l'instant t par le capteur 0 est s(t), le signal sur le capteur n est yn(t).
Soit dn la distance du capteur n au capteur 0 (on a d0 = 0). Le signal re�cu au capteur n est

yn(t) = y0(t� dx sin �

c
)

o�u c est la c�el�erit�e des ondes. Supposons l'onde s(t) monochromatique de fr�equence f et de
longueur d'onde � = c=f

s(t) = exp(j2�ft)

Le �ltre Fn a pour gain complexe an(f0), ou an �a la fr�equence f . Le signal en sortie, x(t) est
alors

x(t) =
N�1X
n=0

anyn(t) =
N�1X
n=0

an exp

 
j2�f

"
t� dn sin �

c

#!
soit

x(t) = exp(2j�ft)
N�1X
n=0

an exp

 
j2�f

dn sin �

c

!

Si les capteurs sont �equidistants (dn = nd), l'expression devient:

x(t) = s(t)
N�1X
n=0

an exp

 
j2�fn

d sin �

c

!

L'antenne a donc une fonction de transfert qui �a la fr�equence f et pour l'angle � vaut

G(f; �) =
N�1X
n=0

an exp

 
j2�fn

d sin �

c

!
(8.1)
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Cette �ecriture est celle d'une transform�ee de Fourier discr�ete o�u la fr�equence serait

� =
fd sin �

c
=

d sin �

�

Le diagramme de directivit�e �a une fr�equence donn�ee s'obtient donc par transform�ee de Fourier
de la suite des gains a0(f); :::; aN�1(f) des �ltres, �a la fr�equence �.

Cons�equence 1: Si d=� > 1=2 ou encore d > �=2, il existe un repliement des fr�equences
angulaires �. En e�et, � est compris entre �d=� et d=� et peut devenir sup�erieur �a 1=2
et se replier (car la fonction G(f; �) est p�eriodique en � de p�eriode 1). C'est le cas illustr�e
sur la Fig. 8.3: le repliement spatial se manifeste par une directivit�e qui est maximale
en plusieurs directions di��erentes. Pour que l'�echantillonnage spatial soit correct, il est
donc n�ecessaire que d < �=2.

Cons�equence 2: Si d=� < 1=2 ou encore d < �=2, la transform�ee de Fourier discr�ete des
coe�cients an(f) n'est pas enti�erement parcourue lorsque � crô�t de 0 �a 2�. En e�et
dans ce cas, � crô�t de 0 �a d=� < 1=2. C'est le cas illustr�e par la Fig. 8.3 �a droite.
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Figure 8.3: A gauche: Diagramme de directivit�e d'une antenne acoustique dont les microphones sont
trop espac�es. On a ici d = 40cm, N = 10 et f = 1000Hz. A droite:Diagramme de directivit�e d'une
antenne acoustique dont les microphones ne sont pas assez espac�es. On a ici d = 8cm, N = 10 et
f = 1000Hz.

L'antenne est alors utilis�ee de fa�con sous-optimale, si la directivit�e est le but recherch�e,
car la largeur du lobe principal pourrait être r�eduite sans danger de repliement spatial.

Cons�equence 3: Il faut donc, pour utiliser l'antenne de fa�con optimale et sans repliement
spatial, que d=� = 1=2 c'est �a dire d = �=2: la distance entre microphone doit être d'une
demi longueur d'onde. La Fig. 8.4 pr�esente le diagramme de directivit�e d'une antenne
acoustique en fonctionnement optimal.
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Figure 8.4: Diagramme de directivit�e d'une antenne acoustique optimale. On a ici d = 17cm,N = 10
et f = 1000Hz.
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147
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tangent, 39
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anger, 79, 80, 92
fonction de transfert

AR, 65, 129
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non lin�eaire, 51, 94

fondamental, see fr�equence fondamentale
formants, 49, 51, 62, 83, 85, 90, 110
fraction rationnelle, 15
fr�equence d'�echantillonnage, 5, 83, 88, 92
fr�equence de Schroeder, 137
fr�equence fondamentale, 49{64, 66, 83, 85, 116
fr�equence instantan�ee, 89, 102, 109, 113

gain non-coh�erent, 33, 43, 46
gamme temp�er�ee, 90
Golay, code de, 139
guitare, 78, 115

Hadamard, transform�ee de, 139
Hamming, 101, 107
Hanning, 101, 103
harmonie, 90
harmoniques, 49, 53, 60, 64, 80, 94, 114, 115
harmoniseur, 90, 91
histogramme, 53
HRTF, 142

impulsions de Dirac, 49, 66, 84, 129
int�egrateur, 11
intercorr�elation, 130
interpolation, 15, 26, 87, 90, 109

cubique, 109
de �ltre, 32
lin�eaire, 16, 80, 109
par mod�ele AR, 133
parabolique, 111
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Karplus-Strong, 115

Levinson, 133
limitation de dynamique, 73
lissage, 63
lobes secondaires, 107, 108
logarithme complexe, 55

magn�etoscope, 5, 86
matrice

toeplitz, 133
unitaire, 93, 151

McAulay/Quatieri, 106
m�ediane, 63
m�emoire circulaire, 87, 88
MLS, see s�equence de longueur maximale
mod�eles de Markov, 64
mod�elisation AR, 65, 90, 128
mod�elisation ARMA, 145
modi�cation de la dur�ee du son, 103, 111
modulation

niveau maximal, 78
modulation de fr�equence

synth�ese par, 115
transmission par, 18, 73

normalisation d'un �ltre, 32
notch, 82

octave, erreur, 51
ondelette, transform�ee, 55
ordre d'un mod�ele AR, 65
oscillateur, 89
ouverture, 6
overlap/add, 84, 89, 90, 99, 109, 113
overlap/save, 136
oversampling, see sur�echantillonnage

parabole, 108
Parseval, 131
p�eriodogramme, 125
phase instantan�ee, 89, 109, 113
phase unwrapping, see d�eroulement de phase
phasing, 81, 82
Philips, 17
piano, 114, 115, 118
pitch, see fr�equence fondamentale
pitch shifting, see changement de fr�equence fon-

damentale
platine DAT, 17

polynôme
de Chebyshev, 94
r�eciproque, 24, 30

porteuse, 23, 115
post-traitement, 63
pr�ediction lin�eaire, 65
produit spectral, 53
Prony, 114
prosodie, 83

quanti�cation des coe�cients d'un �ltre, 32, 39,
40

quanti�cation uniforme, 5

radiodi�usion, 78
raies spectrales, 49
rapport signal/bruit, 5, 12
r�ealit�e virtuelle, 136, 145
r�eduction de bruit, 78
r�eponse impulsionnelle, 21, 28, 50, 66, 101, 135
repr�esentation temps-fr�equence, 100
r�esolution

en fr�equence, 55, 107
restauration, 123{133
retard

de groupe, 23, 24
de phase, 23, 117
non-entier, 80
variable au cours du temps, 80, 91

r�everb�eration, 135

saturation, 78
Schur-Cohn, crit�ere, 32
s�equence de longueur maximale, 138
Sigma-Delta, 11
signal

�a bande �etroite, 23
�a phase maximale, 56
�a phase minimale, 56
pseudo al�eatoire, 138
p�eriodique, 49
stationnaire, 52, 124, 129
transitoire, 21, 78

sinus cardinal, 80
sinuso�F �des, 106
somme spectrale, 53
Sony, 17
soustraction en puissance, 124
sous�echantillonnage, 101
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SPDIF, 17
spectrogramme, 99
splicing method, 88
stabilit�e, 21, 24, 26, 32, 37, 151
st�er�eophonie, 140, 143
structure

cascade, 44, 46
coupl�ee, 25, 41
directe, 25, 30, 40{42
en treillis, 30, 41
parall�ele, 28, 41
s�erie, 41

sur�echantillonnage, 9, 11, 88, 104
Surround, 140

surtension, 27
sustain, 78
synchronisation son-image, 83
synth�ese

�a partir du texte, 83
additive, 108, 112, 114
de sinuso�F �de, 28
par formules de sommation, 115

par modulation de fr�equence, 115
par r�esonateur, 115
par �echantillonnage, 118
source-�ltre, 117

synth�etiseurs, 114

tambour, 115
TD-PSOLA, 84, 88
temps

de mont�ee, 75
de m�elange, 137
de relaxation, 75

temps de r�everb�eration, 137
temps-r�eel, 77, 80, 85, 88, 90, 115
timbre, 49
time scaling, see modi�cation de la dur�ee du

son
ton, 91

transformation non-lin�eaire, 51
transform�ee de Fourier, 53, 107, 112, 114

�a court terme, 88, 99{106, 124
transmission num�erique, 17
transposition, 83, 90
troncature, 42

UHJ, see Ambisonics

variable al�eatoire, 7
variance, 57

du p�eriodogramme, 128
virgule �xe et 
ottante, 39
vocodeur de phase, 88

Yamaha, 115

z�ero-padding, 107


