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Errata da Tese
“BUSCA DE INOVACOES E TRATAMENTO DE

TRANSITORIOS”

pPagina 3, 22 item de contribuigdo, duas linhas finais

Onde se 1& “compensado por um desempenho melhor para outros sinais.’ , leia-se
“que é menos significativa quando expressa em unidades de distorcao perceptlva

pagina 10 no inicio do parigrafo que contém a Equacao (2.13)

Substitua “O sinal quantizado” por “O sinal residual quantizado”.

péigina 11, parigrafo seguinte 4 Equacio (2.13)

Substitua “igualdade dos erros de quantizagdo do sinal residual e do sinal de voz”

por “ignaldade entre o erro de quantizacdo do sinal residual e o erro de reconstrugao

do sinal de voz”

pagina 26, Equagéo (3.4)

Substitua o sfmbolo “—a,” pelo simbolo “—ay,”.

pagina 26, 2¢ item, em seguida 4 Equacio (3.4)

Substitua “b(k) =1 0 ... 0] por %=[1 0 ... 0 i

pagina 43, Figura 3.11

Substitua o simbolo “uy” pelo simbolo “i,”

pagina 51, Equacido (4.3)

Substitua o simbolo “c(n)” pelo simbolo “e(n)”.

pagina 52, 22 pardgrafo da secao 4.4

Complemente com a substitui¢io de “excitagéo regular” por “excitacdo regular. Por
exemplo, a posi¢gdo do pulso de fase i é”.

pagina 53, 32 linha do 12 parigrafo da segdo 4.5

Onde se 1& “4 bits por 7,5 ms”, leia-se “4 pulsos por 7,5 ms”.

pagina 64, 12 parigrafo

Complete o paragrafo mediante a substitui¢io de “como amplificacio ou atenuacdo.”
por “como amplificagdo, atenuacdo ou compansio (secdo 2.4).”.

pagina 68, tltimo pardgrafo da secio 5.3

Apague a palavra “ponderada”.

pagina 77, 12 linha da Equacao (6.26)

Substitua “se j = 3” por “se j = (.

pagina 77, Equacao (6.27)

Substitua “#;” por “a;”.

pagina 78, Equacio (6.30)

Apague o fator “G”.

pagina 80, tltimo paragrafo, 42 linha

Onde se & “0,2 dB”, leia-se “0,25 dB”.

pagina 80, dltimo paragrafo, peniltima linha

Onde se 1& “0,14 pontos inferior”, leia-se “apenas 0,06 pontos superior”.

paginas 81 e 82, Tabelas 6.1 a 6.6, linha “Exaustiva”, coluna “Busca”
Substitua a pala,vra ‘Exaustiva” pela expressio “Exaustiva de posicoes”.



pagina 82, Tabela 6.6, linha “Focalizada”, coluna “TIMIT” sob “SNR-
SEG”

Substitua o valor “9,4216” pelo valor “9,4371".

pagina 82, Tabela 6.6, linha “Focalizada”, coluna “TIMIT” sob “PSQM?”
Substitua o valor “2,2800” pelo valor “2,0848”.

péagina 82, Tabela 6.6, linha “Conjunta”, coluna “TIMIT” sob “SNRSEG”
Substitua o valor “0,1816” pelo valor “9,1862”.

pagina 104, 32 parédgrafo, 1ltimo periodo

Onde se 12 “equivaléncia entre os dois métodos de busca pois, embora a busca con-
junta incorra numa perda de relagio sinal-ruido segmentada de 0,2 dB para alguns
sinais, a melhora obtida sobre 1680 sinais da base de dados TIMIT acarreta uma
redugao de 0,14 pontos na distorcio PSQM média.”, leia-se “ligeira inferioridade da
busca conjunta, que incorre numa perda média de relacdo sinal-ruido segmentada de
0,25 dB para um subconjunto de 1680 sinais da base de dados TIMIT. Visto pela
distor¢do perceptiva, a busca conjunta causa um acréscimo de apenas 0,06 pontos
na distorcdo média.”.
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Resumo

Os codificadores preditivos excitados por cédigos (CELP) sdo descritos de forma
variante no tempo com base em uma abordagem vetorial do método de analise-
mediante-sintese, suscitando as questoes da propagacao dos estados e da busca do
sinal de excitagdo.

Descrevem-se vérias estruturas esparsas no tempo ou de dimensdo reduzida para
as inovagdes do diciondrio fixo, em especial os multipulsos algébricos (ACELP) e os
diciondrios definidos por vetores-base (VSELP). Estes tiltimos admitem treinamento,
deduzindo-se um algoritmo para tal.

PropGe-se uma busca conjunta de amplitude e posi¢io dos multipulsos algébricos.
Ela aproveita a natureza do diciondrio para reduzir o ndimero de vetores-cédigo
pesquisado e o nimero de coeficientes de autocorrelagdo calculados em comparacio
tanto com a busca exaustiva em posigoes quanto com a busca focalizada.

Analisam-se os transitérios em codificadores CELP a partir de dois pontos de vista
baseados no decodificador e no analisador. A partir de um método de supressio de
transitorios por ajuste do vetor de estados, propde-se um método novo baseado numa
estrutura nao recorrente estendida (XFIR), revelando uma equivaléncia entre ajuste
de estados e estrutura do filtro de sfntese. Tanto a estrutura recursiva na forma
direta I quanto a estrutura XFIR truncada sio testadas dentro dos codificadores
ACELP e VSELP treinado. Mais uma estrutura recorrente direta e duas em trelica
sao testadas dentro do codificador VSELP. Resulta um desempenho superior do
codificador VSELP com a forma direta I recorrente e o codificador ACELP mostra-
se menos sensivel ao tipo de estrutura e 4 ordem da estrutura XFIR.

VIII



Abstract

Code-excited linear predictive (CELP) coders are introduced as time-variant systems,
building upon a vector approach to the analysis-by-synthesis method, Attendant
issues like state propagation and excitation search are considered.

Fixed codebook innovations are described which are sparse in the time domain or lie
in a reduced dimension excitation space. Algebraic multipulse (ACELP) and basis
vector (VSELP) codebooks are the main target. The latter may be trained and an
algorithm is deduced to do so.

A joint amplitude and position search of an ACELP codebook is proposed. The
features of this codebook are used to reduce both the number of searched codevectors
and the number of computed autocorrelation coefficients in comparison to the full
position search and the focused search.

Transients in CELP coders are analyzed from two standpoints, one at the decoder
and the other at the analysis process. Starting from a state vector adjustment
method, a novel transient suppression method is proposed which is based upon an
extended finite impulse response (XFIR) structure, revealing an equivalence between
state adjustment and synthesis filter structure. Both the direct form I recursive
structure and the truncated XFIR structure are tested within the ACELP and the
trained VSELP coders. One additional direct form recursive structure and two lattice
recursive structures are tested inside the VSELP coder. The test results show that
the VSELP coder performs better with the recursive direct form I structure and that
the ACELP coder displays a reduced sensitivity to structure and impulse response
length as well.

IX



CAPITULO 1. ORGANIZACAO 1

Capitulo 1
ORGANIZACAO

Na seqiiéncia apresentam-se a organizacao dos capitulos deste trabalho e a mencao
explicita das contribuicées que contém.

No Capitulo 2 apresentam-se os processos bdsicos envolvidos na codificacdo da
fala e os limites de compressdo da informacdo que poderiam ser atingidos segundo
varios critérios. Procura-se manter um contexto de processamento de sinais para
a conceituacao da quantizacio e da predicdo. Ademais. esta iltima é vinculada
na origem a resposta impulsiva do filtro de sintese, a ser usada nos Capitulos 3
e 7. Finalmente, sdo apresentados alguns codificadores atuais usados em varias
modalidades de comunicacdes telefonicas.

No Capitulo 3, amplia-se o contexto de processamento de sinais montado com a
elaboragdo do método de andlise-mediante-sintese vetorial para a introducéo da co-
dificacdo CELP. Ela é apresentada explicitamente de forma variante no tempo para
a colocagdo da questdo da propagacido dos estados entre sub-blocos, a ser retomada
no Capitulo 7. Em seguida, por etapas ilustradas, entram em cena a ponderacao per-
ceptiva, a matriz de resposta impulsiva do caminho de sintese e a remocao do efeito
dos estados recebidos para, entdo, adentrar ao ambiente em que se processa a busca
da excitacdo. Elabora-se geometricamente o processo de busca para a introducio
das operacdes de projecdo, filtragem regressiva ( “backward filtering” ) e obtencao da
energia transformada dos vetores-cédigo. Fornece-se uma idéia da complexidade da
busca e de sua evolugdo tecnoldgica. Descrevem-se os dicionarios estocastico e adap-
tativo isolados e em conjunto, conduzindo & questdo da ortogonalizagdo. Finalizando,
a partir da representacdo mais econdmica do dicionario de cddigos adaptativo sobre a
tradicional representacdo “por extenso” do dicionario estocastico, abstraem-se pro-
priedades de representagdes mais eficientes do ponto de vista do armazenamento.
unindo os modelos apresentados em seguida no Capitulo 4 e preparando a descrigdo
dos métodos de busca do Capitulo 6.

No Capitulo 4, representam-se virios diciondrios fixos esparsos no tempo ou em
dimensionalidade. No primeiro caso incluem-se os estocdsticos ceifados no centro, os
multipulso, os que utilizam pulsos regulares e os compostos por multipulsos algébricos
€ no segundo caso tem-se 0s compostos por vetores-base. Ademais, a maioria dos
diciondrios apresentados sdo algébricos no sentido de que suas componentes nao nulas
assumem exclusivamente os valores 1 e -1. Neste sentido generalizado, sdo algébricos
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todos os diciondrios que acabaram de ser mencionados. com as excecées do diciongrio
multipulso e do diciondrio de pulsos regulares. Incluem-se também os dicionérios com
estrutura conjugada na categoria dos algébricos. Para comparacdo com o processo
basico de busca dos codificadores CELP do Capitulo 3 e com o processo de busca
conjunta de amplitude e posicdo do Capitulo 6. expde-se um método de busca de
inovagées multipulso. Finalmente. mostra-se a possibilidade de treinar os diciondrios
definidos por vetores-base, tomando-se o caso do V'SELP. O algoritmo de treinamento
¢ derivado, servindo de referéncia para a execugdo de testes de avaliacdo dos métodos
de tratamento de transitérios do Capitulo 7.

No Capitulo 5 descrevem-se os sinais individuais e os sinais agrupados em base
de dados, os quais foram empregados para os testes dos codificadores padronizados
e dos codificadores resultantes dos métodos propostos. Apresentam-se as carac-
teristicas das medidas objetivas usadas nos testes: a relacdo sinal-ruido segmentada
(SNRSEG) e a “perceptual speech quality measure” (PSQM). Ademais, descrevem-
se os procedimentos de preparacdo dos sinais para as medidas objetivas, que sdo as
desativagdes de pré-filtros e pos-filtros e a reamostragem com interpolacao.

No Capitulo 6 apresentam-se trés métodos de busca subdtimos para o dicionério
de multipulsos algébricos no contexto do codificador ACELP da recomendacio
G.723.1 da ITU-T. A busca focalizada é o método recomendado pela ITU-T, que
restringe a busca a um subconjunto dinamicamente selecionado de vetores-cédigo.
A busca exaustiva de posicGes resulta ao levantar-se a restricio imposta na busca
focalizada. A busca conjunta de amplitude e posicio (AMPE-JPAS), que é o método
proposto, aproveita a estrutura do diciondrio ACELP para incrementar o grau de
otimizagao da busca multipulsos do Capitulo 4 na direcao da busca CELP basica do
Capitulo 3. Ademais, o subconjunto pesquisado do dicionario de cédigos possui um
numero reduzido de elementos escolhidos dinamicamente.

No Capitulo 7 tratam-se os transitérios gerados no sinal reconstruido e nos esta-
dos do filtro de sintese pelas variacoes dos parametros deste filtro e pela propagagéio
do seu vetor de estados entre configuracdes adjacentes. Inicia-se exemplificando as
condicoes para a existéncia de uma relacio de inversdo entre os filtros de anglise
e de sintese para duas estruturas selecionadas num contexto de grafos de fluxo de
sinais. Esta ilustragdo também estabelece o sinal residual como referéncia de sinal de
excitacdo do filtro de sintese. Toma-se entdo a excitacao quantizada vetorialmente
e analisam-se testes de desempenho de varias estruturas diretas e em trelica para
o filtro de sintese em algumas implementacses do codificador VSELP, sobressaindo-
se a forma direta I. Em seguida, identificam-se 2 tipos de transitérios: transitérios
nos estados do filtro de sintese no decodificador e transitérios no sinal residual re-
sultante da filtragem inversa no analisador. Para suprimir os transitorios no deco-
dificador, toma-se como base um método que ajusta os estados na passagem entre
sub-blocos, cancelando as suas componentes que dependem diretamente dos coefi-
cientes da configuracao anterior do filtro. Na extensdo proposta para o encadeamento
de sub-blocos, esse mecanismo de supressdo de transitérios apresenta, no espaco de
estados, todas as propriedades de um filtro FIR transversal, a menos da limitacao
do ndmero de varidveis de estado. Assim, propoe-se a interpretacdo do processo
como um filtro FIR estendido (XFIR), conduzindo a implementagées como filtro
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FIR transversal mediante truncamento da sua resposta impulsiva. Adicionalmente.
nota-se uma equivaléncia entre o método de transferéncia dos estados e a estrutura
de implementacdo do filtro. Retomando os transitérios no analisador, mostra-se que
o transitdrio atual depende apenas dos coeficientes atuais no caso do filtro de analise
FIR transversal. Para todas as outras estruturas de filtro de analise, aparece uma
dependéncia composta com os coeficientes anteriores do filtro. Assim. esta analise
sugere mais complicages para as outras estruturas na presenca de ruido de quan-
tizagdo do sinal de excitacio.
Segue abaixo a relagdo das contribuicdes apresentadas neste trabalho.

e Na Secdo 4.4 apresenta-se uma interpretacdo do diciondrio ACELP nos moldes
da representagdo vetor-gerador/janela explicitada na secdo 3.11. Esta inter-
pretacdo estabelece vinculos com as estruturas dos diciondrios ceifados no cen-
tro e com os diciondrios de pulsos regulares e auxilia na unificacdo do entendi-
mento de métodos de busca. propiciando novas propostas.

e Na Secdo 6.3 prop6e-se um método de “busca conjunta de amplitude e posicao
em diciondrios multipulsos algébricos” (AMPE-JPAS), que possui um critério
de comparacdo melhorado em relacio & busca multipulsos tradicional. Ao
aplicar esta busca conjunta sobre o diciondrio ACELP da recomendacdo G.723.1
da ITU-T, hd uma reducdo no ndmero de vetores-codigo pesquisados e no
numero de coeficientes de autocorrelacio da resposta impulsiva calculados em
comparagao com a busca focalizada (“focused search”) ao custo de uma pe-
quena queda de desempenho em alguns casos, compensado por um desempenho
melhor para outros sinais.

e Na Segdo 7.6 apontam-se semelhancas entre filtros FIR e o mecanismo de su-
pressao de transitérios nos estados do filtro de sintese. A interpretagao de fil-
tragem para a combinacdo “filtro + atualizacao de estados” é denominada “fi-
tro de resposta impulsiva finita estendida (XFIR)”. Na mesma segdo propoe-se
um mecamismo de filtragem sem ajuste de estados que aproxima o filtro XFIR,
por um filtro FIR mediante truncamento da resposta impulsiva. Este método
¢ aplicado na Segdo 7.8. Além disso, este método de supressio de transitérios
aplica-se bem a codificadores com dicionério fixo ACELP, conforme resultados
apresentados na Secdo 7.10, podendo ser usado para reducio da complexidade
apesar de uma pequena perda de SNRSEG.

® Na Se¢@o 7.5 comparam-se 2 métodos de supressdo de transitérios em codi-
ficadores preditivos de voz, que ocorrem em subsistemas diferentes: um no
decodificador e o outro no analisador. O primeiro envolve ajuste de estados
e nao restringe a estrutura do filtro de sintese ao passo que o segundo nao
ajusta os estados mas fixa a estrutura do filtro de andlise, que tem que ser a
estrutura FIR transversal para obter melhor desempenho. A base comum entre
0s 2 métodos pode ser aumentada e suas diferencas localizadas com o auxilio
do método XFIR truncado proposto na Secao 7.6. Para isso basta observar
que o método XFIR truncado ndo ajusta os estados mas fixa a estrutura do
filtro de sintese na FIR transversal. Portanto, esta simplificacdo reduz o teste



CAPITULO 1. ORGANIZACAO 4

dos dois métodos ao teste de desempenho de 2 estruturas do filtro de sintese:
a FIR transversal e a [IR na forma direta I, respectivamente.
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Capitulo 2

A CODIFICACAO DO SINAL DE
VOZ EM TELEFONIA

2.1 Introducao a codificacio da fala

A linguagem ¢ 0 meio mais importante de comunicagdo utilizado pela humanidade
€ sua manifestagdo primdria é a fala. Dessa naturalidade de uso advém o interesse
inicial em sua transmissdo por meios artificiais.

Para auxiliar na sua compreensio. convém decompor o processo de comunicagao
pela fala em producdo, transmissao e percepgdo. Esta decomposicdo recebe freqiien-
temente a denominacdo de cadeia da fala (“speech chain”) [59].

Entretanto. outra conotagio de “cadeia da fala”, em vez da distribuicdo espacial,
ressalta a distribuigao temporal continua dos sons que compéem a fala e a sua repre-
sentacao como uma cadeia discreta apds o seu reconhecimento pelo receptor humano
[65].

Considerando a cadeia da fala como uma sucessdo de fones ou simbolos acusticos
discretos, podemos calcular um limite inferior para a taxa de transmissdo de um
codificador de voz.

Em primeiro lugar, pode-se determinar a informacgdo média de um inico simbolo
acustico ou fone, assumindo que sua realizacao seja independente dos fones vizinhos.
Pela Teoria da Informagéo [37], essa informagdo é a entropia da fonte

Nga
H= —Zpi log, p, (2-1)
i=1
onde p; para i = 1,2,....N4 é a distribuigdo de probabilidade de ocorréncia do

conjunto de N4 fones.
Tomando uma duracdo média ¢ s para os fones, a taxa de transmissdao média sers

H
I==—, (2.2)

ts
Para o portugués falado no Rio de Janeiro, temos as freqiiéncias relativas de
ocorréncia dos 37 fones levantadas em (1] e reproduzidas na Tabela 2.1. Assumindo-
as iguais & distribuicido da probabilidade de ocorréncia dos fonemas e tomando a



CAPITULO 2. A CODIFICAGAO DO SINAL DE VOZ EM TELEFONIA 6

duragdo média dos fones ¢; = 100 ms, tem-se uma taxa limitante inferior

Line = 48 bit/s, (2.3)

Fisicamente. o sinal de voz propaga-se através de uma onda acustica, que carrega
um conjunto de informacdes.

Por um lado. o sinal de voz é produzido no aparelho fonador humano, que impée
restrigdes de largura de faixa ao sinal produzido [22], sendo, entretanto, as restri¢oes
mais severas impostas pelo aparelho auditivo. A faixa de audicdo méaxima do ser
humano denomina-se faixa de dudio e se estende de 20 Hz a 20 kHz. Ademais. o
sinal de voz pode ter sua faixa de freqiiéncias limitada a 10 kHz sem afetar sua
percepcdo [39].

Por outro lado, a atenuagdo do canal acistico limita o alcance da fala, que sé
pode ser ampliado com o recurso da telefonia. Por sua vez, o canal telefénico limita
a faixa de freqiiéncias do sinal de voz ao intervalo de 300 Hz a 3400 Hz, sendo que
ambos os limites afetam a qualidade percebida da voz.

A capacidade C de transmissio de informacdo de um canal telefénico depende
da largura de faixa das freqiiéncias 1V de sinal de poténcia S a que ele consegue
dar passagem e do seu sinal de ruido aditivo de poténcia N, com o qual o sinal
terd que “competir’ para se fazer notar. Para valores tipicos de relacdo sinal-ruido
SNR = 10log (%) = 30 dB e de faixa de passagem de W = 3 kHz, obtém-se, pelo
Teorema 2 do cldssico artigo de Shannon [66], uma taxa de informacéo de

S
¢ = W10g2 (1 + 7\[—)

= 30 kbit/s. (2.4)

Considerando agora que o aparelho auditivo humano nio consegue captar parte
da informacdo acustica recebida, pode-se determinar uma taxa de informacdo minima
que imporia uma distor¢do ndo perceptivel. Isto é, a essa taxa seria possivel executar
uma codificagdo transparente [39]. Essa taxa minima foi chamada de “entropia
perceptiva” por [38] e serd denotada por H,.

Os fenémenos que impedem o aparelho auditivo de captar parte da informacao
acistica sdo conhecidos como mascaramento, que podem ocorrer no dominio do
tempo ou da freqiiéncia. Este wiltimo é mais importante na codificagao de voz (secdes
3.4 e 3.5).

No mascaramento, um tom de dada freqiiéncia, capaz de ser perfeitamente ouvido
quando isolado, ndo é percebido quando emitido simultaneamente com um tom de
freqiiéncia préxima e de maior poténcia.

Para a faixa de freqiiéncias do canal telefonico, Johnston [38] estimou

H, = 10 kbit/s. (2.5)

2.2 A distribuigdo de amplitude do sinal de voz

A distribui¢do de amplitudes ou funcdo densidade de probabilidade (fdp) do sinal
de voz depende da faixa de freqiiéncias considerada e das condicges de gravagao.



CAPITULO 2. A CODIFICAGAO DO SINAL DE VOZ EM TELEFONIA

{

Tabela 2.1: Freqiiéncias relativas dos fones do portugués falado no Rio de Janeiro.

Fone

Exemplo

Frequéncia relativa (%)

"'"’Q-’mbq"-:y‘—ﬁlbg"’ N © g 0 Q—CJ'?T"-""G“I‘_‘*Q““:JOr"'*GIQM: Sy e o

ala
ela
ele
vida
loja
globo
lucro
maca
centro
Sim
som
um
dois
mau
tem
nao
pato
tato
cato
bato
dado
gado
fala
vala
sala
casa
caro
morte
norte
ninho
lado
alho
chave
Jjogo
carmo
dia
tia

12,94
1,91
1,82
8,57
1,00
2,71
5,49
2,12
2.30
1,75
0,75
1,27
3,13
3,19
1,48
1,23
2,29
3.94
4,19
1,09
2,64
0,93
1,46
1,23
4,18
1,81
3,68
4,12
2,40
0,68
1,72
0,21
2,12
1,32
2,06
1,92
1,44
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Considerando a faixa de freqiiéncias do canal telefénico e usando um microfone
de alta qualidade, a fdp do sinal de voz é bem aproximada pela fdp laplaciana ou
ezponencial bilateral [37]:

S~ L (0, af) < ps(s) = - exp (—\/5'5—‘) . (2.6)

V2o,

Segundo [19], o estimador pelo método dos momentos (MME) de o, é

2
&y = \/% (2.7)

enquanto o estimador de maxima verossimilhanga (MLE) é

ot = \/52“_\\[51", (2.8)

onde o pode ser usado como estimador da energia do sinal.

De fato, 0;2 foi usado para a compressdo “quase-sem-perdas’ do sinal residual
para distribuigao de bancos de dados de voz [24].

Um ajuste melhor & fdp experimental de longo prazo do sinal de voz pode ser
obtido com a distribuicdo gama [37]:

|s|
20

S~T (0,05) & ps(s) = __\*/__3_ (—\/5

exp
\/ 8o |s|

Mas, quando sdo considerados segmentos de centésimos de segundo do sinal de
voz. suas fdps sdo mais bem descritas pela fdp gaussiana ou normal:

> . (2.9)

. Il 5
2 ‘ — —
S~N (0, 03) & ps(s) = or exp < 202) : (2.10)

L)

2.3 Processos bdsicos da codificacio

Para fins de processamento ou transmisso, o sinal de voz & capturado na forma
de um sinal elétrico analégico, proporcional & pressdo sonora.

O sinal elétrico é continuo no tempo e na amplitude e, para ser convertido em uma
representagao digital, ambas as dimensdes tém que ser discretizadas. A discretizagéo
no tempo denomina-se amostragem e a discretizacdo em amplitude é chamada de
quantizagao.

Geralmente, a operagio de amostragem é executada antes da operacao de quan-
tizagao. A quantizagio, via de regra, consiste numa sequiéncia de comparacoes da am-
plitude amostrada com niveis de comparacao projetados. Para evitar que variacdes
temporais do sinal prejudiquem a precisio da quantizacdo, o amostrador costuma
ser um circuito de dois estados, amostragem e manutencio (“sample and hold”).

A freqiiéncia de amostragem tem seu valor fundamentalmente restrito pelo Teo-
rema da amostragem de Nyquist. que afirma a possibilidade de reconstrucao perfeita
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de um sinal de faixa limitada a partir das amostras. Para tanto, a freqiiéncia de
amostragem nao pode ser inferior ao dobro da maior freqiiéncia de interesse do sinal.

De acordo com a segdo 2.1. se o objetivo for a codificacio transparente da fala.
deve-se comecar pela limitagdo do sinal de voz a uma faixa com limite superior em
10 kHz e amostra-lo a 20 kHz no minimo.

Em geral. os codificadores digitais na sua maioria amostram o sinal de voz na
freqiiéncia de 8 kHz, para o que pré-filtram o sinal em faixas cujo extremo inferior
varia entre 50 e 200 Hz e cujo extremo superior pode atingir uns 3.6 kHz.

Nesses casos, dada a limitacdo natural ou forcada da faixa de freqiiéncias do sinal
de voz, a amostragem por si s6 é um processo sem perda de informagao. De forma
geral, as redundancias do sinal podem ser aproveitadas pelos codificadores para a
concentracao da informagao em um nimero reduzido de parametros como sers visto
em seguida.

Por outro lado. a quantizagio que segue a amostragem é um processo com perda
de informacdo. Se as perdas forem imperceptiveis. elas representam apenas ir-
relevancia removida do sinal [37].

2.4 A modulagao por cédigo de pulsos

A modulagdo por cédigo de pulsos (PCM) é o esquema de codificagio mais sim-
ples, que busca apenas a remocao da irrelevéncia.

Os codificadores PCM  podem ser vistos como conversores analogico-digitais
(A/D). Quando os niveis de representagio sio equidistantes, temos conversores A/D
lineares.

Para o caso de codificadores telefénicos mais complexos, converte-se inicialmente
o sinal de voz para uma representacao digital através de conversores A/D lineares
com quantizadores de 16 bits e freqiéncia de amostragem de 8 kHz, compondo
uma taxa de 128 kbit/s. Em seguida, aplicam-se algoritmos para concentrar certas
redundéncias do sinal de voz em parametros que sio posteriormente quantizados.
Em geral, esses algoritmos sdo denominados codificadores de voz por si sés.

Entretanto, para codificadores PCM “puros”, pode-se aproveitar o efeito percep-
tivo de mascaramento do ruido de quantizacgdo por um sinal de amplitude maior.

Os quantizadores com distribuicio exponencial dos niveis de representacao sio os
que introduzem menor distorcdo no sinal reconstruido. Assim, estabeleceram-se em
1972 para a telefonia digital dois padrdes de codificadores PCM & taxa de 64 kbit/s
com distribui¢ées de niveis globalmente logaritmicas embora lineares por segmento,
que 50 a lei p, adotada no Japao e nos Estados Unidos, e a lei A, adotada no resto
do mundo, inclusive o Brasil [10].

As tabelas de quantizagio para as duas leis que compoem a recomendacao G.711
encontram-se em [37]. O log PCM segundo a lei A apresenta maior resolucio para
pequenas amplitudes e uma faixa dindmica equivalente ao PCM linear de 12 bits.

Pelo outro lado, o log PCM segundo a lei x equivale em faixa dinamica ac PCM
linear de 13 bits mas apresenta maior ruido de quantizagao para pequenas amplitudes.

Entretanto, ambas as leis A e 11 sdo consideradas equivalentes em qualidade global.
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A complexidade adicional do log PCM sobre o PC)M linear consiste na imple-
mentacao das leis de compansdo (compressido/expansio). que sdo lineares na origem
e logaritmicas na saturagdo. A recomendacdo da ITU-T é o uso de “log-compansao
digitalmente linearizdvel”. que implica no uso de tabelas para a conversio entre os
formatos PCM linear e log PCM. Em contraste. os primeiros sistemas PCM usavam
as nao-linearidades de diodos para aproximar as leis de compansio [37].

Tanto a passagem dos cddigos pela tabela de quantizacdo como a passagem dos
sinais por diodos sdo de complexidades despreziveis. podendo ser incorporadas no
mesmo circuito integrado que realiza a conversao A/D.

2.5 A quantizagao do sinal residual

O processo de quantizagio de um sinal pode ser melhorado pela consideracdo dos
erros de quantizagdo cometidos nas amostras anteriores.

A diretriz bésica do processo de quantizacdo preditiva por analise-mediante-
sintese é o aproveitamento maximo da informacdo disponivel ao decodificador no
instante da reconstrugdo, admitindo-se a validade de um modelo de predicao. Os
modelos de predi¢cdo procuram remover a redundancia do sinal de voz (segbes 2.3
e 2.6). Assim, o codificador incorpora um decodificador completo numa malha de
realimentacdo (Fig. 2.1).

Considerando esta figura, seja o valor predito da amostra atual dado por

§(n) = P[s(n)|5(n —1),5(n — 2),...,3(n - p)], (2.11)

onde P|[.|.] indica um preditor de ordem p. Esse preditor pode ser linear ou nio-
linear, fixo ou varidvel bem como sua determinacdo pode ser de forma progressiva
(“forward”) ou regressiva (“backward™), como serd visto na secdo 2.6.
O sinal diferencial ou sinal residual de predicdo € o erro de predigdo (Fig. 2.1),
dado por '
e(n) =s(n) —5(n). (2.12)
O sinal quantizado é dado por

é(n) = Qle(n)], (2.13)

onde o quantizador Q[.] pode ser fixo ou adaptativo, com conseqiiente erro de quan-
tizacdo do sinal residual

ge(n) =e(n) — é(n). (2.14)
O sinal reconstruido (Fig. 2.1) é gerado como
§(n)=¢é(n)+3(n). (2.15)

Neste ponto, entdo, pode-se expressar o sinal predito de duas formas diferentes a,
partir das equacdes (2.12) e (2.15), respectivamente,

(n) (n) —e(n) (2.16)

5(n) = 3(n)—é(n). (2.17)

I
[
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5(n) me(n) o éin)

<)
—_—
3
~—
Wy
—_
3
-

Figura 2.1: Codificador preditivo com quantizador escalar adaptativo ou fixo e com
preditor adaptativo ou fixo, linear ou nao-linear.

Igualando os segundos membros das Eqs. (2.16) e (2.17) e reordenando termos.
obtém-se

s(n) — 3(n) = e(n) — é(n). (2.18)

Ainda, definindo naturalmente o erro de reconstrucao do sinal de voz como

gs(n) = s(n) — 5(n), (2.19)

e usando a definicdo do erro de quantizacao do sinal residual na Eq. (2.14), pode-se
reescrever a Eq. (2.18) como

cs(n) = .(n). (2.20)

Portanto, da igualdade dos erros de quantizagao do sinal residual e do sinal de voz
(Eq. (2.20)) numa quantizagio preditiva por analise-mediante-sintese conclui-se que
o efeito combinado do preditor e da realimentagdo é a propagacio sem amplificagdo
do erro de quantizacio do sinal de menor amplitude e(n) para o sinal de maior
amplitude s(n). Ou seja, o quantizador de malha fechada apresenta um ganho de
relacdo sinal-ruido sobre o quantizador de malha aberta.

Esse incremento em relacdo sinal-ruido é obtido pela agdo do preditor e pode ser
quantificado pelo seu ganho de predigdo, no caso, em malha fechada, que é definido
como

Gr =2 (2.21)

Oe

onde o2 e o2 sdo as energias do sinal de voz e do sinal residual, respectivamente,
determinadas para um bloco de comprimento dado.
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Figura 2.2: Quantizador escalar da excitagao esquematizado em estilo vetorial.

Finalizando, convém detalhar o bloco do quantizador da Fig. 2.1 na Fig. 2.2.
Como preparacio para o tratamento da quantizacdo vetorial da excitagao usando
a técnica da analise-mediante-sintese (secdo 3.1), este esquema usa a designacao
“diciondrio” para a “tabela de quantizagao”.

2.6 Espectros de poténcia e predicao linear

A redundéncia linear inerente ao sinal de voz pode ser representada tanto pelo
seu espectro de poténcia quanto pela sua seqiiéncia de autocorrelacao.

Uma das primeiras medidas do espectro de poténcia de longo prazo da fala
continua foi obtida com um banco de filtros [20]. Nesse trabalho foram levanta-
dos espectros a intervalos de 125 ms. tomando-se sua média durante mais de um
minuto de fala para dois conjuntos de 6 homens e 5 mulheres, respectivamente.

Os espectros de poténcia resultantes tém picos entre 250 e 500 Hz e acima desta
freqiiéncia decaem a razao de 8 a 10 db/oitava [52]. Estes dados globais podem ser
estilizados por um filtro de segunda ordem com freqiiéncia de corte de 500 Hz, que,
a partir dela, decai a 12 dB/oitava ou mesmo por um filtro de primeira ordem, com
decaimento de 6 db/oitava.

Efetivamente, filtros préximos dessa especificacdo foram usados como preditores
em codificadores ADPCM (“Adaptive Differential Pulse Code Modulation”) com
preditor fixo e quantizador com degrau de quantizacdo adaptativo (secdo 2.5).

Em particular, os moduladores delta adaptativos CVSD (“continuously variable
slope delta modulation”) geralmente usam preditores fixos de 22 ordem. Os mo-
duladores delta adaptativos sio codificadores ADPCM com quantizadores de dois
niveis.

Porém, nos codificadores CVSD a adaptacdo do passo do quantizador é executada,
com periodo de 5 a 10 ms, que é da ordem do periodo fundamental (“pitch’ *) [37]
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Convencionou-se denominar este processo de adaptagdo de “companséio silabica”.

A redundancia do sinal de voz usada para essa adaptacdo do quantizador é a sua,
quase-periodicidade nos segmentos sonoros. que nao comparece no espectro de longo
prazo.

Quanto aos preditores fixos. o maior incremento de ganho de predigdo (secdo
2.5) ocorre na passagem de nenhum preditor para um preditor de 12 ordem. Na
sequéncia, obtém-se ganhos incrementais cada vez menores até a ordem 4 oy 5 do
preditor, a partir da qual eles cessam de ocorrer [52]. Apenas com o recurso a
preditores adaptativos é possivel atingir-se ganhos de predicao tipicos de 10 dB [39]
até 0 maximo de 24 dB [37] com sinais de voz. Esses ganhos de predicdo s6 podem
ser alcangados porque o espectro de curto prazo de blocos de duracdo da ordem de
20 ms do sinal de voz apresenta uma envoltéria com um decaimento global de 12
db/oitava e com 4 ressonancias ou formantes superpostas numa faixa de freqiiéncias
de 4 kHz.

A remogcao dessa redundancia pode ser efetuada por um preditor de ordem 10, em
geral com adaptacao a cada 20 ms. no caso da adaptagdo progressiva (“forward”).
A adaptagdo progressiva consiste na determinagdo completa do preditor a partir de
blocos do sinal de voz.

Esta adaptagdo é realizada inicialmente nos codificadores APC (“Adaptive Pre-
dictive Coding”), que, como propostos em (4], possuem quantizadores de 1 bit como
os moduladores delta e duas etapas de predicdao: o preditor de curto prazo Py(z)
(Fig. 2.3), correspondente ao preditor P da Fig. 2.1, e o preditor de longo prazo
Pi(2). O preditor P,(z) remove redundancias de periodicidade, que se manisfestam
na estrutura fina do espectro, e o preditor 2 (z) remove redundéncias de formato da
envoltdria espectral.

O preditor de curto prazo P,(z) atua sobre o sinal residual e(n) do preditor
de longo prazo Pi(z), porém. a ordem dos dois preditores pode ser invertida [26]
resultando num codificador de propriedades bem diferentes [6].

Por outro lado, a adaptagdo regressiva (“backward”) do preditor é efetuada a
partir de amostras passadas do sinal reconstruido e nio incorre em atraso algoritmico
como a adaptagdo progressiva. Assim, a adaptacgao regressiva ¢ apropriada para
codificadores de voz de baixo atraso.

De fato, o codificador ADPC)M G.726 [11] mantém um atraso nulo e atualiza
incrementalmente os coeficientes do preditor a cada amostra por um método de
gradiente denominado “least mean-absolute error (LMA)”, que é uma versio do
popular algoritmo “least mean square (LMS)” que opera com sinais algébricos [15].

Entretanto, o codificador LD-CELP G.728 [13] usa um filtro de sintese de ordem
50 em comparacdo com o correspondente do G.726 que tem apenas 2 pélos e 6 zeros.
Dessa forma, torna-se muito complexo testar a estabilidade dos filtros resultantes da,
adaptagdo segundo os algoritmos LMA ou LMS. Assim, o G.728 implementa uma
andlise LPC regressiva, empregando um bloco de amostras passadas do sinal de voz
reconstruido.

Claramente, para uma mesma taxa de quantizacao do sinal de excitacdo ou
sinal residual, a adaptagdo regressiva consegue uma taxa total mais baixa pois
nao necessita transmitir os coeficientes do preditor como a adaptagdo progressiva.

1
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Figura 2.3: Codificador APC com preditor de longo prazo Pi(z) e preditor de curto
prazo Py(z).
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Porém, o ganho de predicdo obtido com a adaptacao regressiva ¢ menor que o da
adaptagdo progressiva e, quando a quantizagao da excitacdo atinge taxas inferiores
a 1 bit/amostra [42], o sinal reconstruido distancia-se consideravelmente do original,
tornando-se inadequado na tarefa de substituicao.

Assim. como este trabalho aborda codificadores a taxas inferiores a 8 kHz, serao
tratados apenas preditores com adaptacao progressiva deste ponto em diante.

2.7 Predicao linear e resposta impulsiva

Nesta secao serd abordado um método alternativo de resolucao das equacoes
normais da predicdo linear pelo método da autocorrelagao. Esta abordagem ¢ mais
robusta a erros numéricos [45], facilitando a determinacdo dos coeficientes do filtro de
sintese na estrutura em trelica. Porém. a razio maior para o seu tratamento aqui é
o vinculo que o algoritmo estabelece com a sequeéncia de resposta impulsiva do filtro
de sintese. que € necessaria no tratamento de transitérios causados por variacoes
parameétricas (Capitulo 7).

Outro ponto que deve ser esclarecido é a conotagdo dos termos predicdo pro-
gressiva e regressiva, que serdo usados no contexto de processos estocasticos esta-
ciondrios. Isto ¢ propiciado pelo uso do método da autocorrelacdo para a montagem
das equagdes normais.

Um preditor linear de curto prazo de ordem p pode ser representado pela sua
funcao de transferéncia

p .
P(z)=—->"a;z7, (2.22)
j=1
onde a ordem de predicdo serd normalmente p = 10.

O sinal a saida do preditor é o sinal predito (Figs. 2.1 e 2.3)

14
§n) = - a;5(n — j). (2.23)
Jj=1
O erro de predicio é
e(n) = s(n)—3(n)
D
= s(n)+ > a;8(n—j), (2.24)
j=1
que € o erro obtido em malha fechada por analise-mediante-sintese.

Entretanto, a andlise preditiva (LPC) comumente efetuada opera em malha aber-

ta. Operacionalmente, isto equivale a substituir as ocorréncias §(n — j) do sinal

reconstruido na Eq. (2.24) pelas respectivas amostras s(n — j) do sinal original de
voz. Assim, obtém-se

e(n) = s(n) + i a;s(n—j). (2.25)
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O erro de predicio em malha aberta da Eq. (2.25) pode ser obtido & saida do
filtro

p .
Az) =1+ a2z (2.26)
J=1

alimentado pelo sinal de voz original. O filtro A(z) é o filtro inverso da predi¢ao ou
filtro de branqueamento.
A andlise preditiva (LPC) normalmente determina o filtro de sintese Hipc(z)

através dos coeficientes do denominador A(z) da sua funcdo de transferéncia. E o
filtro de branqueamento associado & predicao progressiva (“forward prediction”), que
¢ dado pela Eq. (2.26), onde p é a ordem de predicao.

Faz-se uma andlise preditiva para cada bloco do sinal. cujas amostras sio ex-

traidas através de uma janela w(n) como
si(n) = w(n).s(n+1Lg). (2.27)

onde [ > 0 é o nimero do bloco de andlise e Lp é o espagamento entre blocos
consecutivos. Usa-se geralmente a janela de Hamming, cujo comprimento é L, = Lg
para o caso em que nao hd sobreposicdo entre blocos consecutivos, sendo maior
quando ha sobreposicio.

O desenvolvimento a ser feito nesta secao aplica-se apenas ao método da auto-

correlagao, que se baseia na seqiiéncia de autocorrelagao do sinal janelado s;(n), que
é dada por

o

r(A) = Y si(n)si(n+ ), (2.28)
n=—oo
onde, em principio. o indice A varia de —co a +o0o com () assumindo valores nulos
para [A| > Ly, sendo L, o comprimento da janela. que pode ser maior que Lg. Além
disso, para uma dada ordem de predicdo p, o algoritmo de estimacdo do preditor
linear necessita apenas os coeficientes r(A) com indices na faixa || < p.
No formalismo de espaco vetorial de polinémios que serd usado, define-se o pro-
duto interno de dois polindémios como

(A(z), B(z)) = = $ AREB(E)="ds, (2.29)

" 2mj Jo
onde C representa qualquer curva fechada situada na regido de convergéncia da
funcdo A(z)R(2)B(z7!) e cujo interior contenha a origem do plano complexo z e
R(z) é a transformada z da seqiéncia de autocorrelagio (Eq. (2.28)) do sinal de voz
Janelado.

O critério do minimos quadrados conduz as equacdes normais, que podem ser
escritas como

(A(2),27) =0, j=1,2,...,p. (2.30)

Conforme mostrado em [47] e abordado de forma condensada em apéndice de [2],
as equacdes normais podem ser resolvidas mediante um método iterativo na, ordem
de predicdo p de tal forma que, ao final do processo, terdo sido resolvidos todos os
subsistemas normais de ordens m menores ou iguais a p.
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Uma vez resolvido o sistema normal de ordem m — 1, introduz-se um “coeficiente
de combinagao linear” k,, para expressar a solugao do sistema de ordem m como uma
combinacao linear entre os preditores progressivo Am_1(2) e regressivo (“backward
predictor”) B,,_,(z) de ordem m — 1 como

Am(2) = Amo1(2) + kmBm_1(2). (2.31)

onde, no caso do método da autocorrelacio de predicao linear em que temos uma,
matriz de autocorrelacio com estrutura Toeplitz simétrica. o filtro de branqueamento

da predigdo regressiva é expresso em funcéo do filtro de branqueamento progressivo
como

Bin_1(2) =z A, 1 (1/2). (2.32)

Tendo comecado com o protétipo de solucio (2.31), ja foram resolvidas m — 1 das

m equacoes normais. Basta resolver-se a equacdo normal com a m-ésima poténcia
de 271

(Am-1(2) + kmBp_1(2).27™) = 0.
que acaba fixando o valor do coeficiente k,, em

2

km = _<Am—1(3)’ ‘7_m>/0m—1= (233)

onde 07,_, é a variancia do residuo de predigio de ordem m — 1.
A variancia do residuo de predicdo de ordem m é o produto interno

02 = (Am(2),1) = (Am_1(2), 1) + kn(Bin_1, 1). (2.34)

Dada a forma como o sinal foi segmentado e como foi obtida a sequéncia de au-
tocorrelagao (Eq. (2.28)), a matriz de autocorrelacdo gerada tem estrutura Toeplitz
simétrica (Eq. (2.32)). Assim, pode-se usar o algoritmo de Levinson-Durbin oy o
algoritmo de Le Roux-Gueguen [45], dependendo da escolha dos parametros. O al-
goritmo de Le Roux-Gueguen também é conhecido como algoritmo de Schur [64],
que o derivou anteriormente em outro contexto.

No caso do algoritmo de Levinson-Durbin, os parametros sdo os coeficientes de
predicao ai*,j=1,2,...,m,e ky,, m=1,2,....p, onde

An(z) =1+ al’z.
j=1

A cada iteragdo, o algoritmo de Durbin
i) usa a Eq. (2.33) para calcular k,y,;
i) usa a Eq. (2.31) para calcular al*,i=1,2,...,m;

1i) usa a Eq. (2.34) para calcular o residuo.
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Por sua vez, no caso do algoritmo de Le Roux-Gueguen. os pardmetros sio km,
m=12.....pe

ef = (Am(2), 279, (2.35)
parat=1,1+1,...,0,J.J+1..... K. onde
I = min{—(p —m —1),0} (2.36)
e
—m+1
m+l<p—y 2T
L1=p
Pl (2.37)
m+1>p— K =0

Considerando que, aplicando A,,(z) ao sinal de voz s(n), obtém-se o sinal residual
de predicdo un,(n) e que, ao aplicar-se z~*. tem-se o sinal atrasado s(n — 1), os
parametros e podem ser interpretados como seqiiéncia de correlacdo cruzada entre
o sinal residual da predi¢do de ordem m e o sinal de voz, ou seja,

ei" = Eflun(n)si(n —1)]. (2.38)
Introduzindo a Eq. (2.31) em (2.33) e expandindo, obtém-se

€' = (Am_1(2). 27") +ki(Bpn_1(2),27) (2.39)

m—1
€

Levando em conta a relagdo (2.32) de simetria especular de coeficientes entre os

preditores regressivos e progressivos. pode-se reescrever o segundo produto interno
em (2.39) da forma seguinte

(Bm—1(2),27% = (™A1 (z71), 279, (2.40)

Considerando a estrutura Toeplitz da matriz de autocorrelagao do sinal em andlise
e, em seguida, a sua simetria, seguem as igualdades

<Z_(m_j))z_i> . <zj).2_(_m+1:)>
(277, z~(m=0) (2.41)

Aplicando em (2.40) o conjunto de relagoes obtidas de (2.41) com j = 0,1,. ..,
m — 1, obtém-se a relacio

(Brm-1(2), 27 = {Am_1(2), ™) . (2.42)

Portanto, resulta possivel expressar a Eq. (2.39) de forma recorrente para o
célculo das correlagdes cruzadas da ordem atual em funcao das antecedentes como

m—i

el = e+ kem] (2.43)
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parat=[.]+1,.... 0,J,J+1..... K.
A inicializagdo das variaveis do algoritmo de Le Roux-Gueguen ¢ feita com os
coeficientes de autocorrelagdo ja identificados na Equacao (2.28) ou na Equacio

(2.35) tomando m = 0. Explicitamente. tem-se

e = (L.z7%
= r(7)
= r(li]),
parai= —(p—1),—(p—2),...,-1.0.1,....p.

Por exemplo, para a predicdo linear de ordem p = 4, o algoritmo de Le Roux-
Gueguen por extenso fica

0 1 2 3
,lij . 61 k . 6.2 ;\ _ E"-:__ ; (:’4
1= —7% = ey 3= ——3 iy = ——
e e €5 &
1 0 2, o 2 7 1 3 5 L 1 3 0 3
eg = eg + k€] ey = eg + koey ep = €5+ ke e = ey + kyej
e;=ed+ ke’ 3 =el+hpel, el =e+ ke,
1 _ .. 0 VA | . o1
e_; =e_  +kiey €2 =el| + ke

Em particular. os coeficientes de correlagio cruzada e" com deslocamentos 7 > 0
representam a redundancia linear restante apds a predicdo de ordem m enquanto
aqueles com deslocamento ¢ < 0 aproximam a resposta impulsiva do filtro 1/4,,(z).
Eles coincidem com essa resposta impulsiva se o sinal tiver sido gerado por um modelo
auto-regressivo AR(m) perfeito.

Para poder calcular a resposta impulsiva ef com i = 0,—-1,...,—(p — 1) na
ultima iteracdo do algoritmo de Le Roux-Gueguen, é necessério iniciar com o dobro
dos coeficientes de autocorrelagio do sinal e continuar efetuando os célculos a cada
iteragdo sobre um intervalo dobrado de indices. Isto é, o conjunto de parametros
envolvidos € e, com i = —(2p—m—1),-(p—m —2),....0,m + Il.m+2,...,2pe
m=0,1,...,p.

Observa-se, ainda, que a correlacdo cruzada eg’ com deslocamento nulo coincide
com a variancia do sinal residual apds a predigio de ordem m, conforme desenvolvi-
mento abaixo.

Pela definicdo (2.35), para : = 0, tem-se

eg' = (Am(2),1). (2.44)

Porém, como 4,,(z) = 1+¥ ™ a*z77 é a solugdo do sistema de equacGes normais

de ordem m, redimensionando as Equagdes (2.30), obtém-se

(4;(2),277) =0
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para j = 1,2,..., m, que. por combinagao linear, fornecem

S aj*(4;(2),z77) =0,

=1

.

e. de forma equivalente.

0= Zil:<.'1j(3), @it (2.45)

Finalmente, adicionando membro a membro a Eq. (2.45) & Eq. (2.44) e asso-
ciando os dois produtos internos, obtém-se

ey’ = (Am(2), 4n(2)), (2.46)

que ¢ precisamente a variancia do sinal residual u,,(n) = 1 + Y als(n — j)
remanescente apos a predicdo de ordem m.

2.8 Codificadores telef6nicos

O desempenho da grande maioria dos codificadores de voz para telefonia digital
encontra-se representado na Figura 2.4, extraida de [16], que estd baseada em virios
ensaios subjetivos e ndo em um 1nico ensaio. Estd apresentada aqui apenas para
comparagoes aproximadas de qualidade relativa. Este é o desempenho para voz sem
ruido de fundo. GSM, JDC e IS-XXX sio padrdes celulares regionais da Europa,
Japdo e América do Norte, respectivamente. FS sio normas federais dos EUA e
G.XXX sdo recomendacoes da ITU-T (International Telecommunication Union -
Telecommunication Standardization Sector). Por exemplo, G.711 representa o co-
dificador log PCM a 64 kbit/s (secio 2.4) e ambos G.726 e G.727 representam o
codificador ADPCM a 32 kbit/s (secdo 2.6). A diferenca entre as recomendacdes
G.726 e G.727 situa-se no tipo de equipamento de multiplex a que se destinam.

No biénio de 1995-1996 surgiram novos padrdes internacionais (ITU-T G.729,
G.729A e G.723.1) e novos padrdes regionais (codificadores melhorados & taxa com-
pleta para os sistemas méveis europeu, GSM-EFR, e da América do Norte, IS-641).

O codificador G.723.1 [32], que possui duas taxas de operagao, 5,3 e 6,3 kbit/s,
comparecendo com dois pontos na Fig. 2.4, aplica-se a comunicagoes multimidia,
tendo sido desenvolvido originalmente para videofones a baixa taxa de transmissio.
O codificador & taxa mais baixa é um CELP algébrico (ACELP) e o codificador
a taxa alta é um multipulsos com quantiza¢do de mdxima verossimilhanca (MP-
MLQ), sendo possivel alternar entre as duas taxas a cada bloco de 30 ms. O atraso
algoritmico deste codec é de 37,5 ms.

O codificador G.729 [33] é um ACELP com estrutura conjugada (CS-ACELP)
que opera a taxa de 8 kbit/s com atraso algoritmico de 15 ms e com qualidade
de voz suficientemente alta para uso na rede telefénica fixa (convencional). Embo-
ra tenha sido originalmente projetado para aplicagdes moveis, aplica-se também a
comunicagoes multimidia.
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Figura 2.4: Comparagao de qualidade entre diferentes codificadores padronizados.

O codificador do Anexo A da recomendacgio G.729 é uma versdo computacional-
mente mais eficiente do codificador CS-ACELP [34]. Em processadores digitais de
sinais de ponto fixo. a complexidade do G.729A é de 10,5 MIPS em comparagao com
0s 20 MIPS do G.729. Aproximadamente 5 MIPS de reducido de complexidade sio
atribuidos a um novo método de busca das inovacées no dicionario algébrico [61].

O codificador IS-54 foi projetado para a telefonia celular digital TDMA (“time
division multiple access”) da América do Norte. apresentando qualidade de voz in-
suficiente para a rede telefonica fixa. Ele é um codificador CELP com excitacdo por
soma vetorial (VSELP) que opera a taxa de 8 kbit/s.

Para atender a demanda por melhor qualidade de voz, na norma IS-136 de telefo-
nia celular TDMA foi incluido o codificador melhorado & taxa completa de 8 kbit/s,
definido pela norma IS-641. Ele é um codificador ACELP nos moldes do G.729,
porém com uma busca fixa de inovagdes mais eficiente [30].
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Capitulo 3
CODIFICADORES CELP

Os codificadores de voz por andlise-mediante- sintese baseados na predicao li-
near (LPAS) constituem uma vasta classe. A primeira apresentacido formal de um
codificador tipico desta classe foi feita por Schroeder e Atal (62] apud Kroon [41],
que denominaram seu processo de codificacdo de “Code-ezcited linear prediction’
(CELP).

Os codificadores preditivos necessitam de um sinal de excitacao para poder gerar
um sinal de voz reconstruido 4 saida do filtro de sintese.

Em particular, os codificadores CELP selecionam a intervalos regulares vetores
de um conjunto definido para compor o sinal de excitagdo. A denominacdao CELP
origina-se na imagem de um diciondrio (“codebook”) para conter esses vetores ou
codigos.

Inicialmente, 0s cédigos eram amostras de um processo de ruido branco de média
nula e variadncia unitdria. Em seguida, percebeu-se que eles poderiam ter formas
diversas. Neste aspecto, uma boa definicao globalizante desta classe de codificadores
aparece em [58].

Porém, devido & imprecisio carregada pelo termo CELP ao longo de sua existén-
cia, Kroon e Kleijn [42] preferem o uso da denominacio LPAS.

Entretanto, aqui sera usado o termo CELP por brevidade de referéncia e por
popularidade também.

3.1 Anaélise-mediante-sintese

O principio da analise-mediante-sintese ja foi visto na quantizacdo escalar dife-
rencial (secdo 2.5). No caso dos codificadores CELP, toma-se apenas uma decisio
por sub-bloco sobre a determinacdo de todo o conjunto de amostras de excitacdo
para o filtro de sintese.

Efetivamente, dada a natureza vetorial da excitagdo CELP, é mais natural con-
siderar o filtro de sintese como um bloco que engloba o preditor e abrir o bloco do
quantizador (Fig. 2.2) para transformar o diagrama do codificador da Fig. 2.1 na
Fig. 3.1, conforme sugestdo em [39]. Além disso, a malha de realimentagéo do quan-

tizador, que se fecha no comparador na F ig. 2.2, percorre o filtro de sintese na Fig.
3.1.
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Ademais. essa configuragdo ressalta o sintetizador que estd encerrado no anali-
sador. Rigorosamente, ao subsistema delimitado na Fig. 3.1 por linhas tracejadas
apenas falta o mecanismo de obtencdo do vetor de excitacao € para se tornar no
decodificador. Esse mecanismo é. essencialmente. o acesso a um vetor pelo indice
numa tabela de vetores.

Dicionario
€i

s(n) S é(n)
il ) in {{)=])

|
|
|
|
|
|
|
I
I
|
I
I

_____________ o — —

5(n)

Figura 3.1: Codificador preditivo com quantizador vetorial.

Nesta configuracdo, torna-se evidente que o erro que interessa ao quantizador
vetorial da excitacdo é o erro de reconstrugao e nao o erro de predi¢gdo somente,
como indicado na Fig. 2.1 para o quantizador escalar.

3.2 A segmentacao do sinal de voz
Consideram-se trés segmentacdes do sinal de voz na sua analise e sintese [42]
e janela de anélise preditiva,
* bloco de filtragem (“frame”),

® sub-bloco de excitagdo (“subframe”).
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O bloco de filtragem representa o conjunto de amostras reconstruidas sob uma
mesma, configuracdo de coeficientes do filtro de sintese. A configuracio de coeficientes
do filtro é calculada com as amostras obtidas através da Janela preditiva. O bloco
de filtragem subdivide-se em sub-blocos. em geral em numero de quatro, para cada
qual sendo buscado um vetor de excitagdo.

No caso geral em que hd interpolagdo das representaces consecutivas de coefi-
cientes do filtro, a configuracdo do filtro de sintese associada a um bloco ¢ o alvo &
ser atingido no fim do bloco. O comprimento do bloco de filiragem é de 160 e 240
amostras no VSELP [21] e no ACELP/MP-MLQ [32], respectivamente.

A janela de andlise preditiva é o conjunto de amostras que sao extraidas do sinal
de voz com periodicidade igual ao comprimento do bloco de filtragem. englobando
coeficientes de ponderacdo w(n) (secdo 2.7). No caso de coeficientes iguais tem-se
a janela retangular. Geralmente. a janela de andlise estende-se além da fronteira
posterior do bloco a que estd associada. Este "avanco no futuro™ é benéfico ao
processo de interpolacao de representacdes de conjuntos consecutivos de coeficientes
do filtro de sintese.

Como exemplo. a janela de andlise do codificador ACELP/MP-MLQ da re-
comendagao G.723.1 tem a forma de Hamming e tem um comprimento de 180
amostras centradas no meio das ultimas 60 de cada bloco de filtragem.

Por 1ltimo. os sub-blocos de excitacio sdo subdivisdes do bloco de sintese que pos-
suem comprimentos iguais & dimensao do diciondrio de cédigos. Em correspondéncia,
o sinal de voz original também tem que sofrer o mesmo processo de segmentacao para

poder servir de referéncia durante o processo de busca do melhor vetor-cédigo a cada
sub-bloco.

3.3 Composicao dos codificadores CELP

Nesta secdo elabora-se uma representacio variante no tempo do codificador CELP
inicialmente apresentada pelo autor em [2].
Os codificadores CELP compéem-se de dois subsistemas:

e um filtro Hypc(z), que modela a envoltéria do espectro de curto prazo do sinal
de voz;

® um gerador da excitagio e(n), que modela a estrutura fina do espectro de curto
prazo do sinal de voz.

Os parametros do filtro Hypc(z) sdo determinados a partir da andlise preditiva ou
“linear predictive coding” (LPC) (segdo 2.7) de segmentos de centésimos de segundo
de duracdo, representados por blocos de IV amostras do sinal de voz (secdo 3.2).

A seqiiéncia de excitagdo é gerada em sub-blocos de comprimento L, menor que
os blocos de filtragem.

Os segmentos da seqiiéncia de excitacdo sdo especificados numa representacio
forma-ganho [41], onde a forma é dada por vetores-c6digo

ci(n), n=0,...,L—1
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e o ganho g ¢ um fator de escala (Fig. 3.2). As formas de onda normalizadas e
os ganhos sdo quantizados independentemente num processo subdtimo, porém, de
complexidade mais tratdvel.

Lc

c(n) e(n) §(n)
o x ) Hipo(2) :

Figura 3.2: Sintese CELP de um segmento de voz.

Os vetores-codigo sdo escolhidos de um conjunto
{ci(n), t=1,....M},

denominado dicionario de cédigos ( “codebook”) através de andlise mediante sintese.
Para a caracterizagdo completa do processo de sintese CELP (Fig. 3.2), convém
considerar

® a sequeéncia de excitagdo c(n), n = 0,1,..., formada pela concatenagao dos
vetores-codigo c;m) selecionados a cada sub-bloco m de excitacgao;

* aseqiiéncia de ganhos da excitagdo g(n), n =0, 1..... definida a cada instante
n pelo ganho g, determinado para o sub-bloco m atual:

e o filtro linear e variante no tempo

1
HLPC,[(Z) = 7 3 (31)
1+ Zak,z_’“
k=1
onde a;, k=1,...,p, sdo os coeficientes de predigao linear para o bloco [ de
analise LPC;
* aseqiéncia de voz sintética §(n), n =0, 1,..., formada pela concatenacao dos

vetores 5, reconstruidos a cada sub-bloco m de excitagao.
H4 dois tipos de transicGes na sintese CELP:
e transi¢Ges de bloco com a mudanca dos coeficientes do filtro;

® transigdes de sub-bloco com a mudanca do ganho e do vetor de excitacao.
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Para assegurar uma certa suavidade ao processo de filtragem, na passagem pelos
dois tipos de transicdes mantém-se o estado do filtro Hipg(z).

Seja z,,(n) o vetor varidvel que contém os p estados do filtro z®l(n), k=1,...,p
no instante n do sub-bloco m. Serdo de interesse trés fases do sub-bloco m, Cujos
estados serdo representados por

Zm (0) as condigGes iniciais para o sub-bloco m,
Tm(n), n=1,...,L—1 os estados ao longo do sub-bloco m,
ZTm (L) os estados ao fim do sub-bloco m,

e impoe-se a cada transicdo de sub-bloco a condicdo

Zm(0) = Zp_1 (L) (3.2)

Em seguida, apresenta-se uma das possiveis representacoes de estados do filtro
LPC, que descreve completamente o processo de filtragem.

Denotando a seqiiéncia de vetores de estado do filtro Hypcy(z) por z(n), para
n 2> 0. pode-se, a cada instante n. obter o estado seguinte z(n+ 1) a partir do estado
atual z(n) e da entrada atual g(n)c(n) através de

z(n + 1) = A;z(n) + bg(n)c(n), (3.3)
onde

¢ a matriz de transicdo de estados do filtro Hipc,(z), implementado na forma
direta I, durante o bloco [ é

[ —@y —ay crt —Qp_1y —Gp ]
1 o - 0 0
4, = 0 1 . 0 0 : (3.4)
| 0 - 0 1 0

e o vetor de coeficientes da entrada é b, dado por
T
bky=[1 0 ... 0]

Completa-se a representagio de estados do filtro LPC com a equacao amostral
da seqiiéncia de saida

5(n) = 2V (n), (3.5)

onde £V (n) ¢ o valor da 12 das varidveis de estado z®)(n), k = 1,...,p, do fltro
LPC no instante n.
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3.4 Efeitos perceptivos na audicao

Em testes de percepgdo. foram caracterizados os seguintes efeitos de mascara.
mento auditivo [5]:

e nas faixas espectrais das formantes. o ruido de quantizacao é parcial ou total-
mente encoberto pelo sinal de voz;

¢ 0 ouvido tolera mais ruido durante os sons de transi¢do quando a largura de
faixa das formantes é maior.

Mais quantitativamente, para sons vocélicos, o ruido de quantizac¢do é audivel em
todas as faixas de freqiiéncia em que a sua envoltéria espectral estiver menos do que
3 dB abaixo da envoltéria espectral do sinal de voz [63].

Conforme foi visto para a andlise LPC (segdo 2.7). o critério de minimizacao do
erro quadrdtico total tende a produzir um sinal de erro com espectro uniforme. De
uma forma geral, o erro de quantizacio de outros preditores que adotam um critério
de minimizagao quadratico também possui espectro plano [5].

Para codificadores CELP. pode-se manter a analise LPC com o seu erro de quan-
tizagdo de espectro plano e procurar compensar o perfil espectral do erro de recons-
trucao aplicando as regides das formantes pesos menores no calculo do erro total
associado a cada vetor-cédigo do diciondrio.

3.5 Ponderacao espectral perceptiva

Deve-se efetuar uma remodelagem do espectro do ruido de quantizacdo (“quan-
tization noise shaping”) para aproveitar os efeitos de mascaramento auditivo no
dominio da freqiiéncia (segao 2.1).

Pretende-se alterar o espectro da seqiiéncia de erro pela insercdo de um filtro
antes do calculo do erro quadrético (Fig. 3.3). Seja W(z) a funcdo de transferéncia
desse filtro de ponderacdo espectral perceptiva (“perceptual weighting filter”).

Para impedir a passagem do erro de reconstrucdo na faixa das formantes, W (e/¥)
deve ter atenuacdo maxima nessas regiGes espectrais (secdo 3.4). Portanto, o filtro
LPC inverso é um bom candidato a filtro de ponderagdo espectral.

Entretanto, seria desejavel que W (z) tivesse algum pardmetro para acentuar a
passagem das formantes caso o filtro LPC inverso as atenue em excesso.

Considerando os dois iltimos paragrafos e o efeito de atenuacdo de ressonancias
pela expansdo de faixa, costuma-se dar ao filtro de ponderacdo espectral ajustdvel a

forma Hiro(z/7)
W(z) = ZLPC\E/Y2) 3.6
( ) HLPC(Z/'YI) ( )
A expansdo de faixa associada a um dado fator de expansao vy é [2]
AB = —(f,/m) In~, (3.7)

onde v é o coeficiente de expansio de faixa e fa € a freqiiéncia de amostragem do
sinal de voz.
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s(n) Q il ei(n)
3i(n)
Hipe(2)
M
€; (77,) ;
C——o"
ci(n)
i 1

Figura 3.3: Busca com erro ponderado perceptivamente dentre )/ vetores-cédigo.

Tome-se v, = 0,8 e 71 = 1, por exemplo. O valor de 72 acarreta uma expansao
AB = 568 Hz, conforme o médulo da resposta em freqiiéncia do filtro expandido &
Fig. 3.4. O filtro de ponderacdo espectral esta representado na Fig. 3.5, tornando
clara a tolerancia de erros maiores nas formantes.

Em outros casos, para manter mais rigorosamente uma curva de ponderacédo
espectral, pode-se fazer v # 1. Por exemplo, para o codificador (.723.1 [32], 2 =0,5
ey =0,0.

Retornando 4 aplicacdo do filtro de ponderacao, o esquema de busca da Fig. 3.3
demanda a execucao de duas filtragens por vetor-cddigo. Pode-se prescindir de uma
delas no caso em que v; = 1 com o deslocamento do filtro W (z) para a entrada do
somador de comparagdo, como indicado na Fig. 3.6, onde y(n) é o segmento de voz
ponderada e H(z) = Hypc(2).W(z) é o filtro de sintese ponderado.
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Figura 3.4: Resposta em freqiiéncia de um filtro de sintese LPC (curva tracejada) e
seu filtro expandido (curva continua) com coeficiente de expansdo v = 0,8.
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Figura 3.5: Resposta em freqiiéncia de um filtro de sintese LPC (curva tracejada)
e seu filtro de ponderacdo (curva continua) com coeficientes de expansao m=1e
Yo = 0, 8.
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s(n) - y(n) 7 gi(n)
gi(n)
H(z)
M
€q (n) .
i
(o
ci(n)
i 1

Figura 3.6: Busca com comparacio no dominio ponderado dentre M vetores-cédigo.
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3.6 Matriz de resposta impulsiva
Dado o filtro de sintese ponderado

H(z) = Hipc(2).WV(2), (3.8)

seja h(n), para n > 0, sua seqiiéncia de resposta impulsiva com condicgbes iniciais
nulas.

Tome-se o vetor de resposta impulsiva do filtro H(z) no sub-bloco de duracdo L
como

h=T[h(0) R(1) ... R(L - 1)]". (3.9)
que ¢ a sua seqiiéncia de resposta impulsiva truncada as primeiras L amostras.

A matriz de resposta impulsiva do filtro H(z) é uma matriz Toeplitz triangular
inferior que contém o seu vetor de resposta impulsiva na 12 coluna:

0) 0 -~ 0 0 ]
h1) RO 0 . 0
H= : ST T P (3.10)
h(t—2) . h(1) h(0) 0
| R(z-1) R(L-2) - A1) h(0) |

1
H(z) = } 3.11
( ) 4(3/72) ( )
com )
Alz/v) =1+ Z agyEzF
k=1
tem-se

h(0) = 1.

A matriz de resposta impulsiva permite escrever a resposta total do filtro ex-
pandido H(z) num sub-bloco como

yi = He; + yo, (3.12)
onde
* H ¢é a matriz de resposta impulsiva do filtro H(z) com z,,(0) = 0;

® yo € a resposta a excitagdo nula de H(z) truncada a um sub-bloco com z,(0) =
ITm-1 (L),

sendo

Tm(n), n=1,...,L—1 os estados ao longo do sub-bloco m,

Zm(0) as condicoes iniciais para o sub-bloco m,
ZTm (L) os estados ao fim do sub-bloco m.
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Note-se que o uso da matriz de resposta impulsiva H (Eq. (3.10)) nao acarreta
nenhuma imprecisdo numérica porque cada vetor-cédigo e; na Eq. (3.12) tem di-
mensao que coincide exatamente com o mimero de colunas da matriz H assim como
todas as amostras de cada vetor-alvo reconstruido g; podem ser calculadas porque a
sua dimensdo coincide com o numero de linhas da matriz H.

Durante o processo de busca (Fig. 3.6), o erro de reconstrucio é dado por
=Y — Ui (3.13)
Das equacées (3.12) e (3.13), tem-se
=y —yo— Hes. (3.14)
Definindo o vetor-alvo da busca como
U=1Y—1Yo (3.15)

€ a sua reconstrucao como

pode-se escrever trivialmente o erro de reconstrucao como

n

A busca do vetor-alvo u, obtido apds a subtracdo da descarga 1, do sub-bloco de
voz ponderada y, estd ilustrada na Fig. 3.7, onde H¢(z) denota o filtro de sintese
ponderado H(z) com estado inicial z,,(0) = z,,_;(L) e Hp(z) indica o filtro H(z)
com estado inicial nulo.

Nos casos em que o fator de expansio v; # 1 para o filtro de ponderacao W (z), a
funcao de transferéncia do filtro de sintese ponderado ndo pode ser simplificada para
a forma da Eq. (3.11) como tratado na secio 3.5.

Adicionalmente, para o codificador G.723.1, ji4 mencionado a este respeito na
secao 3.5, em cascata com o filtro de sintese ponderado da Eq. (3.8), comparece
ainda um filtro P(z) de modelagem harménica do ruido (“harmonic noise shaping”)

[32], resultando num filtro de sintese ponderado combinado para a analise em malha
fechada

Hs(z) = Hupc(2). W (2).P(2). (3.18)

Porém, como a busca se restringe ao sub-bloco em questao, sem perda de precisio,
pode-se calcular a resposta impulsiva truncada no comprimento de um sub-bloco do

filtro Hs(z) na Eq. (3.18) e, dai, retoma-se a Eq. (3.12) do desenvolvimento acima
sem mais alteragoes.
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M
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Figura 3.7: Modelo de busca da excitacio para um codificador CELP com dicionédrio
fixo dnico contendo M vetores-cédigo.
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3.7 Diciondrio estocdstico e complexidade de bus-
ca

O dicionario de cédigos proposto originalmente por Atal e Schroeder é constituido
por M = 1024 vetores-cédigo aleatdrios de dimensao L = 40 com amostras indepen-
dentes e identicamente distribuidas com distribuigdo gaussiana de média pu =0 e
de varidncia 0 = 1. Esse diciondrio contém as formas de onda de energia unitaria
admissiveis. Um diciondrio escalar de ganhos completa a quantizacao da forma de
onda de energia arbitrdria necessaria para poder representar o sub-bloco de sinal de
VOZ.

Com esses dicionarios nao estruturados a busca do melhor vetor-codigo tinha que
ser exaustiva sobre o conjunto de 1}/ formas de onda normalizadas. Dessa forma.
nos primordios da codificagdo CELP. eram necessérias mais de 320 megaoperacoes
de multiplicagdo e acumulacdo por segundo de fala [68].

Atualmente, gragas aos avancos algoritmicos nos processos de busca e a engenho-
sidade na estruturacdo dos dicionarios de cédigos. os codificadores que necessitam 30
MIPS (megainstrugées por segundo) ja sdo considerados de alta complexidade [16]

3.8 Critério fundamental de busca da excitacao
num codificador CELP

A partir desta segdo, consideram-se os sinais dentro de um sub-bloco, sendo todos

de mesmo comprimento L e podendo, portanto. ser representados por vetores de
dimenséo L.

Em principio, cada vetor-cédigo ¢; no dicionario é filtrado. gerando o vetor-cédigo
filtrado g;, que, a menos de um fator de ganho G, determina o correspondente vetor
reconstruido ; e conseqiiente vetor de erro

i=UuU— &i- (319)

Busca-se o vetor-cédigo ce pelo critério
§ =argmin {|l=%) (3.20)
T

de minimizagdo do erro quadratico total no sub-bloco.
Tomando-se a norma quadrada da Eq. (3.19), obtém-se

e1 € = uTu — 20X u + a7 1. (3.21)

Além do vetor-alvo u, na F igura 3.8, o outro vetor dado é o vetor-cédigo filtrado,
que determina a direcio do vetor-alvo reconstruido, ainda desconhecido, isto ¢,

u; = Giqs, (3.22)

onde G; é o fator de ganho.
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Substituindo as ocorréncias do vetor-alvo reconstruido na Eq. (3.21) pela sua
expressdo na Eq. (3.22), tem-se

n

Tzi=ulu — 2Giqfu + G2¢%q,, (3.23)

=]z, para o indice i em funcdo da tnica varidvel

que expressa o erro quadratico total
independente ;.
Assim, pode-se obter o valor G; do ganho que minimiza Tz, igualando a zero a

derivada deste em relacdo aquele, que. a partir da Eq. (3.23), fornece

d—Gi = —QQ?U =+ QGiQ-LT(]i =0, (3.24)
de cuja 22 igualdade pode-se obter o valor do ganho
T
QG u
Gi == . 325
q; g ( )

Apenas confirmando que o valor determinado de G; em (3.25) realmente minimiza

. ’ . - . ’ dZ E’,'TS' ’
o0 erro quadrdtico total para o indice ¢, a 22 derivada é (TG’—) = 2q¢]q;, que é um
3
valor positivo.

Substituindo na Eq. (3.23) a expressdo do ganho achado da Eq. (3.25), segue

T T 2qiTuT _}_(qu)zT
& = uu-—2=—q u — | ¢ q
s @a gda) "
2
T
au
o L ) (3.26)
4; qi
Como a norma quadrada do vetor-alvo reconstruido é
i a; = Gigla
2
(___q?u) g G
Ga) "
2
T
q; u
( - ) : (3.27)
4q; 4
tem-se que a norma quadrada do vetor erro ¢; na Eq. (3.26) é
EzTEi = UT’U, — &?ﬂl (328)

Portanto, da Eq. (3.28), que é a expressio do Teorema de Pitadgoras, depreende-se
que €; L u;, mostrando que a ortogonalidade ilustrada na Fig. 3.8 est4 correta.

Mais importante ainda operacionalmente é notar que, sendo u constante, a Eq.
(3.28) permite reescrever o critério de busca (3.20) da seguinte forma equivalente

£ =argmax {||4;]|*} (3.29)
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ou ainda. a partir da Eq. (3.26),

b

.
q; u
£ =argmax ( Lf. ) ; (3.30)
i i qi

Uj qi
Figura 3.8: Busca da excitagdo por andlise-mediante-sintese vista como processo
projetivo.

Para referéncia, denota-se a correlacdo cruzada com deslocamento relativo
(“lag”) nulo entre o vetor-alvo e um dado vetor-cddigo filtrado por

Ci=qlu (3.31)

e a energia do vetor-cédigo filtrado por

0% = qf ai, (3.32)
de tal forma que a norma quadrada da projecdo 7; = |%:]|* na Eq. (3.27) pode ser
expressa como

%
=<1 (3.33)

qi
Considerando que o vetor-cédigo ¢; filtrado é

¢ = He;, (3.34)

onde H é a matriz de resposta impulsiva, pode-se escrever a correlacdo em (3.31)
como

Ci = u'yg,
= uTHe;. (3.35)

A equagdo (3.35) permite multiplicar a matriz de resposta impulsiva a esquerda
em primeiro lugar, resultando o vetor

t=(uTH)", (3.36)
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que pode ser interpretado como uma filtragem regressiva no tempo do vetor-alvo.
Este expediente permite calcular cada correlagio C; como

Cr=~%e;, (3.37)

executando, assim, apenas uma inica filtragem para a busca sobre todos os vetores-
codigo sem ter que filtrd-los um a um.

Embora a expressio (3.37) tenha grande potencial para simplificar a busca, a
simplificagdo nao pode se realizar enquanto nio englobar o calculo da energia em
(3.32), que. com (3.34), pode se expressar por

op =c (H'H) e (3.38)
Com a introducdo da matriz de autocorrelacio da resposta impulsiva
®=H'H. (3.39)
a energia pode ser representada de forma mais compacta como
a5 = cf B (3.40)

expressao 1til na busca de inovagdes esparsas no tempo (Capitulo 6).
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3.9 Diciondrio adaptativo

O diciondrio de codigos tem sido tratado implicitamente como uma entidade fixa,
Entretanto. para reconstruir segmentos quase-periédicos de voz. recorre-se a uma
estrutura adaptativa para poder redefinir os vetores-cédigo 4 medida que o sinal
varia,.

Este diciondrio de cédigos adaptativo tém sua constituicio basica definida pelo
vetor gerador b de excitacdes atrasadas, que, no sub-bloco m, encontra-se no estado

bm=|e(mL—K+1) e(mL—K+2) - e(ml) |, (3.41)

onde e(n), 0 < n < mL é a seqiiéncia de excitacdes passadas e £ é o comprimento
do vetor gerador b,,, representado na Fig. 3.9. onde ainda é usado um dicionario fixo
composto por M vetores-cédigo.

Dicionério
adaptativo :
1 K
C dj(n)
X}—o/
1
o
e(n) \D -
ci(n)
s(n) GD'—O/
W(z)
9i
1

Figura 3.9: Atualizagdo de estados do codificador CELP.

O vetor b é atualizado ao fim de cada sub-bloco de busca da excitagdo mediante
os dois procedimentos seguintes

i) esquecimento das L amostras mais antigas:
i) anexagdo do vetor e de excitagao mais recente.

O vetor gerador atualizado é

K—-L
K-1

b (k + L) 1

b1 (k) = { ek—K+1) K—L (3.42)

VANIPAN
e
ANIPAN
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Dicionario
adaptativo

nj K

d;(n)

Figura 3.10: Busca no codificador CELP com diciondrio adaptativo.

Os vetores-cédigo sdo segmentos de comprimento L retirados do vetor gerador b
com sobreposicdo de L — 1 amostras entre vetores adjacentes. Isto é.

di(n) =b(K —j+n+1) n=0,1,....L—1
j=L,L+1,....K.

(3.43)

De forma tipica. podem-se usar sub-blocos de comprimento L = 40 e freqiiéncia
de amostragem f, = 8 kHz. Isto significa que o indice minimo é j = 40, correspon-
dente a uma freqiiéncia fundamental de 200 Hz.

Ha falantes com freqliéncia fundamental acima de 200 Hz. Assim, seguindo [9]
redefine-se o {ndice minimo de atraso como J = 20.

Adotando um diciongrio de c6digos de 128 niveis, deve-se projetar o comprimento
do vetor b das excitactes atrasadas em K = 147. Assim, consegue-se cobrir uma faixa
de perfodos fundamentais de 2,500 ms a 18,375 ms com passo de 0,125 ms ou uma
faixa de freqiiéncias fundamentais equivalente de 54,42 Hz a 400 Hz.

Os vetores-cédigo definidos pela Equacdo (3.43) serdo chamados de completos.
Porém, ao se estender a definicdo (3.43) para indices j tais que J < J < L-~-1,
constata-se que faltam amostras antigas de b para completar as amostras dos vetores-
codigo d; correspondentes. Por este motivo, denominam-se estes vetores-cédigo de
incompletos.

Geralmente, complementa-se a definicéo do diciondrio de cddigos com a hipdtese
de que os vetores-cédigo incompletos sejam periodicos de periodos iguais aos seus

3
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respectivos indices. Resultam, pois. definidos como

BK—j+n+1) n=0,1,...j-1
diin) =¢ (K —2j~n+1) n=jj+1....L—1 . (3.44)

A busca da excitagdo no dicionario adaptativo é efetuada antes da busca no
dicionario fixo, cuja contribuicdo é assumida nula durante a busca adaptativa. Qu
seja, assume-se durante a busca adaptativa que o vetor-cédigo fixo filtrado 7(n)
na Figura 3.10 é o vetor nulo. Assim. por simplicidade, passa-se a representar o
vetor-erro ponderado por ¢; em vez de £;; como estd indicado na Figura 3.10.

Consideradas essas observacdes. busca-se a excitacdo pelo mesmo processo des-
crito na segdo 3.8 para o dicionario de cédigos fixo. Isto é. seleciona-se o vetor-cddigo
d = dp tal que

P =argmin <] z;. (3.45)
j=du K
sendo szsj o erro quadratico ponderado de cada reconstrucio (Eq. (3.20)).
Ou, ainda, pelo critério equivalente (3.29),

P =argmax 5%, (3.46)

1=J,... K

onde 4; = n;v; é o vetor-alvo residual reconstruido pelo vetor-cadigo atrasado dj,
sendo v; seu vetor filtrado associado.

Alternativamente, o atraso P pode ser determinado usando-se apenas o sinal
de voz ou o sinal residual da predicao. Nesses casos, o algoritmo é denominado
detetor de periodo fundamental ( “pitch”) [29]. Na literatura dos codificadores CELP,
esses algoritmos sdo chamados de detetores de “pitch” em malha aberta [42] em
oposi¢ao aos detetores de “pitch” em malha fechada, que sdo os algoritmos de analise-
mediante-sintese que usam dicionarios adaptativos conforme abordado nesta secao.

Os codificadores CELP mais recentes, tais como o ACELP [32], usam uma com-
binacdo de detegdo de “pitch” em malha aberta com busca adaptativa. Neles o
valor estimado em malha aberta para o “pitch” define um subconjunto reduzido
de indices do diciondrio adaptativo. que sdo buscados em malha fechada. Desta
forma, combina-se a precisdo maior da busca em malha fechada com a complexidade
reduzida da busca em malha aberta.

A implementagio na sintese do preditor de “pitch” pode ser através de um di-
ciondrio adaptativo ou através de um filtro de sintese de longo prazo Hy(z), associado
a um preditor de longo prazo P,(z) (segdo 2.6), onde

1
= 3.47
HL( ) 1 — Pl(Z) ( )
O preditor de longo prazo
Ly
Pi(z) = 3 mzm R (3.48)
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¢ um filtro de ordem L + L, com 2L, + 1 coeficientes nao nulos ou, resumidamente.
um preditor de ordem 2L, + 1. Geralmente. usam-se preditores de longo prazo de
ordens 1. 3 ou 5. O codificador G.723.1 usa um preditor de longo prazo de ordem 5
(32]. Além disso. no caso excepcional do codificador CELP de baixo atraso G.728.
usa-se um unico preditor de ordem 50 que cobre simultaneamente o curto prazo e o
longo prazo (segdo 2.6).

O diciondrio adaptativo definido nesta secao pode ser implementado equivalente-
mente por um preditor de longo prazo de primeira ordem no caso dos vetores-cédigo
completos.

Finalizando, o diciondrio de codigos atrasados é tao importante que um codi-
ficador. o “vocoder” auto-excitado (SEV) [58]. funciona somente com este tipo de
estrutura.,
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3.10 Busca em dois diciondrios de cédigos

Os codificadores com dois diciondrios de cédigos requerem uma anglise muito
mais complexa do que aquela dos codificadores de dicionario 1inico se o objetivo for
uma busca otima.

Na busca 6tima em dois diciondrios de cédigos, para cada par de vetores-codigo

(Ci,dj), 1< <AL ]SJ < K.

onde M e K — J + 1 sdo, respectivamente, o nimero de niveis dos diciongrios de
codigos 1 e 2. Assume-se que o dicionario 2 seja adaptativo de excitagoes atrasadas.
como € usual.

Como um processo desta complexidade é praticamente irrealizavel, recorre-se a
buscas seqiienciais. As vezes, implementam-se algumas corregoes, tentando aproxi-
mar-se da solucao étima.

Examinam-se trés procedimentos de busca em 2 dicionérios de codigos:

e Buscas seqiienciais simples:
e Buscas seqiienciais com determinacdo conjunta dos ganhos:

¢ Buscas seqiienciais com ortogonalidade.

A determinagdo conjunta dos ganhos é um refinamento das buscas seqiienciais que
pode ser implementado com pouca complexidade adicional pois basta ser executada
uma unica vez por busca.

Por outro lado, as buscas seqiienciais com ortogonalidade requerem uma orto-
gonalizagao a cada vetor-cdigo fixo comparado no caso de dicionarios fixos nao
estruturados. Assim, isto implica em mais de mil ortogonalizacGes por busca (secao
3.7). ‘

Entretanto. quando os dicionarios fixos sdo estruturados como no caso do VSELP
em que os vetores-codigo sdo definidos por somas de vetores-base (segdo 4.8), o
numero de ortogonalizagdes é reduzido. Por exemplo, no VSELP basta, ortogonalizar
0s 14 vetores-base filtrados em vez dos 256 vetores-cédigo filtrados resultantes da
composicao de seus dois dicionarios fixos.

A abordagem seguida abaixo estd baseada na dissertacdo de mestrado do autor 2]
que foi adaptada para o contexto desta tese, tratando-se de uma abordagem prépria
de resultados que ndo aparecem unificados na literatura.

3.10.1 Buscas seqiienciais simples

Uma busca seqiiencial simples em dois diciongrios de codigos compde-se apenas
de duas buscas, sendo uma em cada dicionario.

A primeira busca usa o vetor-alvo u (Fig. 3.10 e Fig. 3.11), definido pela Eq.
(3.15).

A segunda busca usa como vetor-alvo o erro residual da 12 busca (Fig. 3.11), que
é dado por

r=u-—d. (3.49)
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O vetor de erro ponderado ao final da 22 busca (Fig. 3.11) é

z=r—r. (3.50)

As buscas da excita¢do seguem o processo descrito na secio 3.8. Desta forma, em
primeiro lugar, busca-se o vetor-codigo atrasado d = dp (se¢do 3.9) de modo que o
vetor de voz ponderado gerado pelo vetor atrasado d pode ser obtido como

v = Hd. (3.51)

Assim, o vetor reconstruido % é a projecdo euclidiana do vetor-alvo u sobre o
vetor ponderado v, dada por

i= ——u. (3.52)

Por sua vez. o ganho np é definido pela coordenada da projecdo 4 na direcdo de
projecao v. ou seja,

'[1 = T)P’U (3.53)
pode ser calculado como
_ ¥y (3.54)
"= Ty -

resuitado que pode ser obtido comparando-se as Equacdes (3.53) e (3.52).

U

v

Figura 3.11: Representagdo geométrica dos vetores na busca segiiencial com ve-
tor-alvo u e vetor-alvo residual r.

Para a busca no diciondrio de cédigos fixo, executam-se os mesmos procedimentos:

e busca do vetor-cédigo ¢ = ¢; (Fig. 3.10);
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o filtragem de c, resultando no vetor de voz ponderado
q=Hc: (3.55)

e reconstrucao do vetor-alvo residual r baseada em ¢, dada pelo vetor

T = TT—q.q: (3.56)
llall?
e determinagdo do ganho g tal que
F = ggq, (3.57)
que resulta
g= TTq. : (3.58)
el

Apds as duas buscas. pode-se reconstruir o vetor-alvo u pela filtragem da excitagao
composta

eo = npd + ge. (3.59)

resultando na reconstrucdo composta

o = NpY + gq. (3.60)

3.10.2 Buscas seqiienciais com determinagio conjunta dos
ganhos

No método de buscas seqiienciais simples, devido as projecoes realizadas (Eq.
(3.52) e Eq. (3.56)), temos

rly <= rfo=0 (3.61)
elg & <Tg=0. (3.62)

Porém, com as condigdes (3.61) e (3.62) apenas, ndo é possivel garantir que
o erro final ¢ seja ortogonal ao plano [v q] (Fig. 3.11) porque ndo sabemos se a
ortogonalidade “c L v” se verifica ou néo.

Para garantir a ortogonalidade de ¢ a [v g], dada a Eq. (3.62), basta impor a
condicao

elv < v=0. (3.63)
Revendo o procedimento descrito na secdo 3.10.1, verifica-se que € possivel me-
lhorar a reconstrugdo (3.60) se, em vez de tomar ganhos np e g pelos seus valores
dados em (3.54) e (3.58), respectivamente, forem usadas suas expressées gerais (3.53)
e (3.57).
Da Fig. 3.11, extrai-se a condi¢io de decomposicdo do vetor-alvo

u=18+7+¢, (3.64)
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onde, introduzindo os ganhos através das Eqgs.(3.53) e (3.57), tem-se

u=npv+gq+:. (3.65)

Tomando os produtos internos membro a membro de (3.65) por v e por ¢ sepa-
radamente, obtém-se

=

) (3.66)
T

uv = TIP(L’TU)+9(QT'U)
T q), (3.67)

+
uq = np(vTq) + g9(¢7q) +

n

(

respectivamente.
Impondo as condiges (3.62) e (3.63) as equagdes (3.66) e (3.67), obtém-se o
sistema de equacdes lineares

T T T
vy v ut v
{Urq qrgJ ["; } = [uTq } (3.68)
cuja resolucdo fornece os novos valores dos ganhos.

3.10.3 Buscas seqiienciais com ortogonalidade

Na busca com ganhos determinados conjuntamente da se¢do anterior, a orto-

gonalidade do vetor-erro ao plano [ v g ] dos vetores-cédigo filtrados é imposta a
posteriori.

Podem-se aproximar um pouco mais as buscas seqlienciais da busca conjunta
6tima se a 22 busca j4 for realizada com a imposicdo da ortogonalidade.

A busca adaptativa com vetor-alvo u. resultando no vetor-cddigo filtrado v e no
ganho np, é executada inicialmente como na secao 3.10.2.

A busca no diciongrio de codigos fixo envolve as seguintes etapas (Fig. 3.12):

* cada vetor-cédigo ¢; é filtrado, produzindo o vetor ponderado
¢ = Hej; (3.69)

® o plano [ v ¢ ] ¢ representado por uma base ortogonal através da deter-
minagdo da componente w; de g; ortogonal a v, que é

T
w; = Qz —_ _UTU ’U; (3.70)

¢ projetando-se o vetor-alvo u sobre o vetor ortogonal w;, obtém-se o vetor

= —7—— W, (3-71)

cuja norma quadrada é

T,\2
lt:ll* = (3.72)
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e seleciona-se o vetor-cédigo ce de indice £ tal que

§ =argmax ||t;||?; (3.73)

i=1,..,AM

e determinacdo conjunta dos ganhos np e g pelo sistema (3.68), com ¢ = Hee,
resultando a excitacdo total

e = npd+ gce.

O critério de busca (3.73) aqui utilizado é equivalente aquele da secdo 3.8, con-
forme se mostra em seguida.

Tomando-se o ganho np da busca adaptativa inicial e a projecao t; do vetor-
alvo u sobre cada vetor ortogonal w; dada pela Eq. (3.71), pode-se expressar a
correspondente projecio de u em cada plano [v g; ] como

ﬁ,i = npv + ;. (374)
A cada projegdo. o vetor-alvo u pode ser recomposto (Fig. 3.12) como

U= U + &, (3.75)

onde ¢; é o vetor-erro correspondente.
Considerando que, por construcao,

[ 4 ﬁ,i,
tomando o produto interno de cada membro da Eq. (3.75) por si préprio, obtém-se

lull® = flal* + o2, (3.76)

onde
o?, = ||el|?

€ o erro quadratico ponderado total associado a cada, vetor-cédigo c¢;.

Como durante o processo de busca ||u|? é constante, decorre da condicdo (3.76)
que a ocorréncia do minimo de o, coincide com a ocorréncia do méaximo de 4],
ou seja,

arlgmin o.; =argmax [|t;]%. (3.77)
i=1,..., i=1,...,

Portanto, o critério de busca pelo menor erro quadrético ponderado total equivale
ao critério de busca pela maior projecdo (Eq. (3.73)).
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(n

I

Figura 3.12: Representacido geométrica dos vetores na busca seqiiencial com ortogo-
nalidade.
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3.11 Representagoes de diciondrios de codigos

Para reduzir a complexidade da busca. conforme mencionado na secao 3.3, cos-
tuma-se usar uma decomposiciao forma-ganho do diciondrio de codigos de excitagdo.

Desta forma, o diciondrio de codigos de excitagao passa a ser um dicionario-
produto, cujo dicionario de cédigos é o produto cartesiano do dicionério de formas
de onda normalizadas com o diciondrio (ou tabela de quantizacdo no caso escalar)
de fatores de ganho [46).

Ampliando esta discussio, no projeto do dicionario de codigos de formas norma-
lizadas hd quatro caracteristicas dependentes a considerar [42]:

i) tamanho ou nimero de vetores-cdédigo:
i) dimensdo ou comprimento dos sub-blocos:

414) complexidade da busca:

)
) populagao de cddigos.

Para melhorar o desempenho da codificagdo sem aumentar excessivamente o
numero de cédigos, costuma-se acrescentar um diciondrio adaptativo para capturar
as caracteristicas periddicas do sinal de voz. Na verdade, isto constitui outro di-
ciondrio-produto cuja busca se estende sobre a soma dos nimeros de cddigos de seus
componentes em vez da multiplicacao (segdo 3.9). Porém, considerando a execugao
em sequéncia dos processos de busca. o conjunto pode ser visto como um diciongrio
multiestégio.

Como otimizacao, os dicionarios multiestagios admitem ortogonalizagio, que po-
de ser executada a cada juncio entre estdgios ou na sua composi¢éo final como j4 foi
visto no caso da combinacéo do vetor-cddigo fixo com o vetor-cédigo adaptativo na
secao 3.10.

As caracteristicas da populagdo influenciam muito na complexidade da busca dos
vetores-codigo. A caracteristica primordial é a sua forma de existéncia, isto é, se eles
sao perenes ou efémeros.

Os dicionarios de codigos em que cada vetor-cédigo é perene podem ser imagi-
nados como uma tabela de formas de onda. Esta tem sido a imagem adotada até
aqui para o diciongrio de codigos fixo gaussiano. Entretanto, ele poderia ser definido
por uma semente que, processada por um gerador de niimeros pseudo-aleatdrios, se
tornasse num vetor-cédigo da dimensao projetada.

De fato, j4 foram usadas “sementes” para o diciondrio adaptativo, que foram
denominadas de “vetores geradores”. Embora haja um processo de “geracdo” nos
dois casos, o vetor gerador do dicionario adaptativo é varidvel e a semente de valor
determinado do diciondrio aleatério sempre gera o mesmo vetor-codigo de dimensio
L. Por sua vez, a dimensio do vetor gerador do dicionario adaptativo, geralmente, é
K > 2L, onde L é a dimensio do diciondrio, cujo tamanho é préximo de K. Portanto,
durante o processo de busca, adaptativa ocorre uma proliferacio acumulada, porém,
nao necessariamente simulténea, de K valores para algo préximo de K L valores ao
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passo que. durante a busca no dicionario aleatorio, a proliferacdo é de M valores
para M L valores.

O mecanismo de compactagio envolvido na representacdo do diciondrio adapta-
tivo pelo seu vetor gerador chama-se “sobreposicao” entre vetores-codigo adjacentes,
sendo que. no caso do dicionrio adaptativo, os vetores-cédigo sao extraidos por uma
Janela mével horizontal de comprimento L, que desliza sobre o vetor gerador.

Na figura 3.13 pode-se visualizar como a propriedade populacional de sobreposi-
¢ao é herdada pelo dicionario adaptativo e por alguns dicionérios fixos.

No Capitulo 4 apresentam-se os diciondrios ceifados no centro (secdo 4.1) e os

diciondrios de multipulsos algébricos (secdo 4.4), que ensejam a extensio do conceito
de vetor gerador.

Aleatdrio Sobreposto Adaptativo
Sobreposto
Ceifado no Centro e

Ceifado no Centro

Figura 3.13: Heranca da propriedade de sobreposicao entre dicionsrios de cddigos.
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Capitulo 4

MODELOS DE INOVACOES

As inovag6es surgem no contexto da representacao de processos estocdsticos esta-
ciondrios no sentido amplo 7(n) por um sistema de fase minima Hipc(z) com um
processo de ruido branco e(n) & sua entrada (Fig. 4.1).

O processo estocastico e(n) é denominado de inovagdes do processo r(n), o filtro
Hypc € o filtro de inovacdes (“innovations filter”) e seu filtro inverso A(z) = m
€ o filtro de branqueamento (“whitening filter”) [50].

Neste capitulo o termo “inovacgdes™ sera usado com certa impropriedade porque
o sinal usado é o vetor-alvo residual r(n) apés a busca no diciondrio de codigos
adaptativo e o filtro de inovagdes ¢ o filtro de sintese, que é um sistema de fase
minima para o sinal de voz original completo s(n).

Entretanto, a distin¢cdo maior que se pretende fazer é entre a componente pe-
riddica do sinal de voz e a componente fixa, que é nova em relacio ao sinal de voz
passado. Ademais, a componente fixa e(n) do sinal de excitacdo aproxima-se bem
de um sinal amostral de um processo de ruido branco.

No Capitulo 3 foi apresentado o diciongrio de inovagoes gaussiano. Neste capitulo.
serao apresentados os diciondrios de inovagbes com ceifagem central, os diciondrios
multipulso, os diciondrios que utilizam pulsos regulares. os diciondrios compostos
por multipulsos algébricos e os que sdo compostos por vetores-base. Ademais, este
iltimo admite treinamento, que também serd abordado.

H4 ainda o método das autocorrelagoes no dominio do tempo, que simplifica a
busca ao custo da manutencio de um segundo diciondrio auxiliar de autocorrelagdes

— A(z) Hch(z) )

Figura 4.1: Analise e sintese do vetor-alvo residual por inovagoes.
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[69]. Também é possivel definir os vetores-codigo fixos em dominios transformados,
como o dominio da freqliéncia (Fourier) e o dominio dos vetores singulares (SV) [69)].

Finalmente, o diciondrio de inovagoes, que tem sido tomado como sinénimo de
fixo, também pode se tornar varisvel no dominio SV (2] [53] [54].

4.1 Diciondrios de cédigos ceifados centralmente

Os diciondrios de cédigos com ceifagem central sao gerados a partir de um di-
ciondrio estocdstico gaussiano de média nula e variancia unitaria.

Gera-se cada vetor-cédigo ceifado Ji pela aplicacdo ao seu vetor-cédigo estocéstico
associado ¢; da fungdo de ceifagem central (“center-clipping”)

ci(n) se [c;(n)| > Ag
0 caso contrario

fi(n) =

onde
e 4. é o nivel de ceifagem central;
e L é o comprimento do sub-bloco de excitacao e
® M ¢é o nimero de vetores em cada dicionario de codigos.

Para a geragdo de um dicionério de cddigos terndrio, quantizam-se os vetores-
cddigo ceifados centralmente com a fungdo signum, ou seja,
oy ) osign(fi(n)) n=0,1,...,L -1
@) = { i=1,2,.... M. (4.2)
O diciondrio fixo do codificador CELP do Departamento de Defesa dos E.U.A.
(DoD) [9] é um dicionario de codigos terndrios obtidos de sinais gaussianos por
ceifagem central dentro de Aee = 1,2 desvios-padrio, resultando numa esparsidade
média de 77%. Ademais, seus 512 vetores-codigos de dimensdo L = 60 podem ser
obtidos por sobreposi¢do de L —2 amostras a partir de um vetor gerador de dimensio
K =1084.

Os vetores-cédigo ceifados assim como os terndrios tém espectros mais brancos
do que os gaussianos originais.

4.2 Estruturas multipulso

Os sinais de excitacao multipulso sio sinais esparsos, compostos por uma pequena
quantidade de pulsos. Podem ser representados de forma genérica por

M~—1
e(n)=G Y oxd(n—my),n=0,1,...,L— 1, (4.3)
k=0
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onde L é o comprimento do sub-bloco de busca da excitagao, .M é o nimero de
pulsos, ay e my sdo, respectivamente. as amplitudes e as posicoes dos pulsos e G é o
fator de ganho do sinal de excitacao.

Este modelo de sinais de excitagdo foi proposto inicialmente por Atal e Remde
para melhorar a naturalidade da voz produzida por sintetizadores de voz ou vocoders
LPC [7].

O ndmero de pulsos utilizado ¢ pequeno em compara¢ao com a duracdo do sub-
bloco. tornando o sinal de excitacido altamente esparso. Por exemplo. [7] sugere uma
densidade de 8 pulsos por 10 ms no méximo. Isto representa uma esparsidade de

90%, que é mais elevada, que aquela imposta ao diciondrios de codigos ternérios da
se¢ao 4.1 acima.

4.3 Pulsos regulares

A excitacao multipulso é chamada de “excitagdo de pulsos regulares” se os pulsos
componentes estao sobre uma grade com espacamento S constante e suas posicoes
sao

mr=kS +1, (4.4)

onde o vetor de excitacdo de pulsos regulares é identificado pelo indice 3, que pode
ser interpretado como a fase da grade e pode assumir os valores ; = 0,1,...,8 -1
no caso do diciondrio completo.

4.4 Multipulsos algébricos

Embora a codificagdo CELP algébrica (ACELP) possa ser aplicada para taxas
de transmissdo por volta de 10 kbit/s de sinais de voz de faixa larga (43], enfoca-
se abaixo sua aplicagdo & transmissdo de sinais de voz de faixa telefonica a taxas
proximas de 5 kbit/s.

Cada inovagdo do ACELP toma um tnico pulso de cada fase de excitacio regular
mg = ]kS + i + ig, (4'5)

onde o espagamento 6 S = 8, j, indica a colocagdo do pulso escolhido da fase 4,
e as fases sdo ip = 0,4, = 2,4, = 4 e i3 = 6. O deslocamento (“shift”) 7, = 0 ou
iy = 1 indica a seleciio da grade par ou da grade {mpar, respectivamente. As ordens
de posicionamento j; = 0, 1,...,7 dos pulsos de cada fase é que determinam suas
posicGes na grade (Tabela 4.1).

Os vetores de pulsos regulares podem ser vistos como diciondrio gerador no
seu conjunto. sendo que h4 dois diciondrios geradores, identificados com a grade
par e com a grande impar, respectivamente, pois de cada grade emerge um con-
junto de vetores-cédigo (secdo 3.11). Numa dada grade ig, 0 vetor de localizacdes
J = (J0,J1, j2, j3) define um caminho no grafo da grade. Os nds do grafo associado a
uma grade sdo as posicGes dos pulsos das fases com ramos entre todos os pares de
nds de fases adjacentes (Tabela 4.1).
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Tabela 4.1: Grade de posigdes pares do ACELP.

Fase Posicoes

20 =10 0. 8, 16. 24. 32. 40. 48. 56
1 =2 2. 10. 18, 26, 34, 42, 50. 58
12 =4 | 4, 12, 20, 28, 36. 44, 52, (60)
13 =6 | 6, 14, 22, 30, 38, 46, 54. (62)

Cada caminho do grafo define o conjunto das posicées dos pulsos do vetor-cédigo
ci na grade selecionada. Isto é, o indice i do vetor-cédigo & composto por duas
componentes ¢ = (i,,,) , sendo

ip = (mOa my, ms, m3) (46)

a componente que define as posigées e a componente ¢, codifica os sinais dos 4 pulsos
(Equacdo 4.5).

A busca da excitacdo é facilitada pela natureza ternaria dos sinais, cujos pulsos
nao nulos tém amplitudes oy, € {—1. 1}. Portanto, geometricamente, as excitacoes
admissiveis para o codificador G.723.1 situam-se nos vértices de hipercubos centrados
na origem, totalmente contidos em subespagos de dimensio 4.

Entretanto, a busca da excitacdo no G.723.1 se d4 por um processo de andlise-
mediante-sintese no estilo CELP, onde os pulsos que compoem o sinal de excitacao
530 usados conjuntamente. Ao contririo, no estilo multipulso de busca, define-se a
posi¢ao de um pulso por vez.

A composigdo do sinal de excitacdo é muito robusta nesta estruturacao multipul-
sos algébrica como adotada no G.723.1, pois o tratamento dos segmentos periddicos
¢ dado no estilo de dicionario de cédigos adaptativo com énfase harmonica. Ade-
mais, quando o retardo da excitacdo periédica é menor do que o comprimento de um
sub-bloco, o préprio vetor fixo de excitagao sofre um processo de periodizacdo com
a soma de uma imagem atrasada.

Note-se ainda que, ao contrario dos codificadores harmoénicos, este tratamento
especial da periodicidade é feito sem se perder a capacidade de representacao dos
segmentos de voz surdos.

4.5 ACELP com véirias densidades de pulsos

Para pesquisar o efeito da densidade de pulsos sobre o desempenho do codifi-
cador ACELP, foram testadas uma densidade menor e outra maior que a densidade
padronizada de 4 bits por 7,5 ms. Essas densidades foram de 3 e de 8 pulsos por
sub-bloco de 7,5 ms, respectivamente.

O diciondrio ACELP de 3 pulsos gera a mesma taxa de bits para as posicdes que
o diciondrio padrdo, 12 bit/grade/sub-bloco, que se distribui entre 3 fases com 16
posicdes cada. Na verdade, a fase i, é constituida pelo mesmo vetor gerador da fase
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Tabela 4.2: Grade de posi¢ées pares do ACELP de 3 pulsos.

Fase Posicoes

w=0| 0.4,8, 12, 16, 20. 24, 28, 32, 36, 40, 44, 48, 52, 56, (60)
i =2|2,6, 10, 14, 18, 22. 26, 30, 34, 38, 42, 46, 50, 54, 58, (62)
2 =0 0,4.8. 12, 16, 20. 24, 28, 32. 36, 40, 44, 48, 52, 56, (60)

Tabela 4.3: Grade de posicGes pares do ACELP de 8 pulsos.

Fase Posigoes
0 =0 0, 16, 32, 48
1 =2 2, 18, 34, 50
=4 4, 20, 36, 52
13==56 6, 22, 38, 54
1y =8 8, 24. 40, 56
15 = 10 10, 26. 42, 58
ig = 12 | 12, 28, 44, (60)
w7 = 14 | 14, 30, 46, (62)

i (Tabela 4.2). Assim, pode-se afirmar, equivalentemente, que h4 2 fases e tomam-se
2 posigdes distintas da primeira e 1 posicao da segunda.

Em contraste, o diciondrio ACELP de 8 pulsos projetado, para manter a mesma
cobertura de posigdes por grade, necessita a taxa de 16 bit/grade/sub-bloco para
codificar as posigoes apenas (Tabela 4.3). Adicionalmente, compondo esta taxa com
aquela necesséria para transmitir os 8 sinais algébricos e os parametros restantes da
excitacdo e da predigdo linear, atinge-se a taxa de 6400 bit /s para o codificador como
um todo (Tabela 4.4).

Como a taxa de 6400 bit/s é apenas ligeiramente superior do que a taxa do co-
dificador multipulsos MP-MLQ (“Multipulse Maximum Likelihood Quantization”)
decidiu-se inclui-lo também nos testes.

Tabela 4.4: Distribuigdo de bits do indice do ACELP para trés densidades de pulsos

Densidade (pulsos por sub-bloco) [ Trés [ Quatro | QOito

Localizacées (bits em j) 12 12 16
Grade (bits em 3,) il 1 1
Sinais (bits em z,) 3 4 8
Total (bits em 1) 16 17 25

Taxa do codificador (bit/bloco) 156 160 | 192
Taxa do codificador (bit/s) 5200 5333 | 6400
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Tabela 4.5: Desempenho de trés codificadores ACELP com 3. 4 e 8 pulsos por
sub-bloco e do codificador MP-MLQ.

Sinal || Codificador | SNRSEG | PSQM
(dB)
v ACELP-3 12.5067 | 2.6046
ACELP-4 13,0996 | 2.5359
ACELP-8 15,0415 | 2,4707
MP-MLQ 15.1241 | 2.3381
sal ACELP-3 8,9733 | 2,6155
ACELP-4 9,4280 | 2,5742
ACELP-8 10.4688 | 2.3702
MP-MLQ 10.7078 | 2.3164

O codificador MP-MLQ tem excitacdo fixa composta por multipulsos algébricos
em numero de 6 para os sub-blocos pares e 5 para os {mpares [32].

Para os testes usaram-se os sinais “v" e “sal” (se¢ao 5.2), sendo que o sinal “sal”
foi retirado do conjunto da falante FAKSO da, regiao dialetal 1 da particao de teste
da base de dados TIMIT.

O codificador ACELP com densidade de 4 pulsos por sub-bloco é o codificador
padronizado, porém, empregando a busca exaustiva de posicles (secdo 6.1), que é
também a que é usada pelos codificadores ACELP de 3 e 8 pulsos.

Pelos resultados dos testes (Tabela 4.5), o ACELP-3 apresenta uma perda con-
siderdvel de 0,5 dB em relagdo ao ACELP-4. Considerando, adicionalmente, que a
complexidade da busca exaustiva do ACELP-3 é a mesma que a do ACELP-4, nao
é compensador reduzir a densidade de pulsos.

Com relacdo a0 ACELP-8, o aumento de desempenho é considerdvel em relacao
ao ACELP-4, sendo de pelo menos 1 dB. Entretanto, como o seu desempenho é.

mesmo assim, ligeiramente inferior a0 do MP-MLQ, ¢ preferivel abandoni-lo em
favor deste, que apresenta complexidade menor.

4.6 A busca da excitacao multipulso

A busca da excitagdo multipulso (Eq. (4.3)) tem como meta global a minimizacao
da norma do vetor de erro (segdo 3.8). Neste caso, o vetor de excitacdo é

M-1

e(n) = > Apd(n —my), (4.7)

k=0

onde se indicam explicitamente as amplitudes completas Ay = Gay, dos pulsos indi-
viduais.
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O correspondente vetor-alvo reconstruido é dado por

M-1

i(n) = > Agh(n — my), (4.8)

k=0

onde h(n), paran =0,1,...,L — 1. é a seqiiéncia de resposta impulsiva do filtro de

sintese ponderado truncada no comprimento L do sub-bloco (segio 3.6).
Sendo u o vetor-alvo. o vetor-erro de reconstrugdo ponderado pode ser expresso
por
M-1

(n) =u(n) = > Agh(n — my). (4.9)
k=0

o

Anulando-se o gradiente do erro quadratico ponderado =%z em relacio as ampli-
tudes, obtém-se [71]

@(mo, mo) <I)(m0, ITLI) i @(TI’LO, m_,\[_l) .'1] §m0
(I’(ml.' mO) (D(mla ml) A @(mh m]\f—l) '_13 é-ml
CI)(m-M—I,- my) ‘I)(mM—u m.l) T q)(mM—l,- mM—1) Aoy me_l

(4.10)
onde a primeira matriz & esquerda dos coeficientes do sistema linear (4.10) € a sub-

matriz ®(m,m) da matriz de autocorrelacio da resposta impulsiva ®, introduzida
pela Eq. (3.39) na segdo 3.8, sendo a M-pla m = (mo,my,....mu—1) €

gmk == ’U'TH(:amk)’ (411)

sendo H (:,my) a coluna my da matriz de resposta impulsiva H.

Convém salientar que a equacdo matricial (4.10) presta-se ao recglculo das ampli-
tudes dos pulsos uma vez que suas posicdes tenham sido previamente determinadas.
A minimizagdo do erro €7 <; em relacio as posicoes dos pulsos produz um sistema nio
linear de equagdes sem solucdo fechada [67]. Assim. a solucio geralmente adotada é
a determinacdo da posi¢do de um tnico pulso por vez.

Na verdade, a Eq. (4.10) pode ser usada num processo iterativo, sendo tomadas
apenas as posigoes determinadas até a iteragdo em consideracgao.

A posigao do primeiro pulso é determinada por

my = argmin :l¢; (4.12)
i=0,1,...,L—1
O vetor-alvo ¢ atualizado entre iteracdes
-1
uw'=u— Y AH(:,mg), (4.13)

k=0
onde ! é o0 nimero de pulsos ja determinados.

Substituindo-se o novo vetor-alvo em (4.11), obtém-se as correlacdes cruzadas
atualizadas -
& =&~ ) Ap®(my,i), (4.14)

k=0



CAP{TULO 4 MODELOS DE INOVACOES 57

usadas na determinacao da posicao do pulso seguinte por

¥ T
my = argmin & e, (4.15)
i=0,1,...L-1

4.7 Dicionarios fixos conjugados

O uso de mais de um dicionario fixo possibilita uma busca multiestagio, que
¢ menos complexa do que uma busca sobre um tnico dicionario do tamanho do
produto cartesiano dos diciondrios componentes, reduzindo o niimero de vetores-
codigo buscados (segdo 3.11). Além disso, o codificador torna-se menos vulnersvel a
erros de troca de bits na transmissdo, porque um dos dois vetores-cédigo pode ser
recebido sem erro com grande probabilidade.

Tomando-se como modelo o CELP com estrutura conjugada da NTT [27], o
vetor-codigo conjugado resultante de dois subdiciondrios é

¢; = 01¢iy5 + 02Ci, (4.16)

onde ¢; e 6, sdo os sinais dos vetores e Cirj © Cipk S0 08 vetores de excitagdo dos dois
subdiciondrios.

Esta composicao conjugada também foi aplicada ao quantizador de ganhos CS-
CELP e esse quantizador de ganhos foi retido na versdo final do codificador CS-
ACELP da recomendagao G.729 da ITU-T [33].

4.8 Diciondrios estruturados por vetores-base

O codificador preditivo de voz excitado por soma vetorial (VSELP) contém um
diciondrio de cddigos atrasados adaptativo e dois diciondrios de cédigos fixos [25].
O vetor de excitacao total num sub-bloco (Fig.4.2) é dado por

T = nd+ gi¢ + gaCo, (4.17)
onde
e d ¢ o vetor-cédigo atrasado e 1 é o seu ganho;

® ¢, e c; sao vetores-codigo selecionados de cada um dos dois diciondrios de
codigos fixos, com ganhos g e g,, respectivamente.

Ademais, os diciondrios de cédigos fixos 1 e 2 sdo definidos pelos conjuntos de
vetores-base

{bw, k=1,..., Mg}

{bZka kzl,...,xMB},

respectivamente.
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Os vetores-cddigo ¢, e c; sao produzidos como

Mp

¢ = Opbuk (4.18)
k=1
Mg

c2 =Y Owba, (4.19)
k=1

respectivamente.
As coordenadas 0, assumem apenas valores binarios

O € {-1,1}, 1=1,2.

Portanto, os vetores-cddigo fixos c; e c; sdo conjugados (secdo 4.7), sendo que
os vetores dos subdicionarios sao constantes e representados pelos vetores-base. Os

parametros que distinguem os vetores-cdigo num mesmo dicionério fixo sdo, pois.
0s “ganhos” 0.

Assim, cada coordenada pode ser representada por um bit. Define-se
vp=1 & 0 =1, (420)
V=0 ¢ Qlk =—-1. (421)

Os bits vy, e vy sdo os digitos binarios dos indices 4; e iy, respectivamente, ou
seja, estes indices sdo representados binariamente pelas seqiiéncias de bits

Mg

o= Y 257! (4.22)
k=1
Mg

o = > w2 L (4.23)
k=1

No VSELP original [25], a dimensdo de cada dicionario de cédigos fixo é

Mp=T.

4.9 Treinamento dos dicionarios fixos do VSELP

O treinamento pode ser visto como um algoritmo de quantizacdo vetorial gene-
ralizado, que consiste na iteracdo das duas fases seguintes

i) Os parametros sdo determinados a partir do sinal de voz s(n), dados os vetores-
base blk:(n) e bzk(n), k= 1, 2, . 7

[hm(n), Gm;s Tlm, um(n), dm (n)] =C (S(n) |b1k (n)a b2k (n’)) (424)

para os sub-blocos m = 1,2, ..., M. Os parametros calculados sdo as respostas
impulsivas h,,(n) dos filtros de sintese ponderados, o vetor de ganhos g,, com os
ganhos relativos a cada vetor-base, o ganho n,, do vetor-cédigo adaptativo, os

vetores-alvo u,(n) e os vetores-cédigo d,,(n) selecionados do diciondrio adap-
tativo.
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E "
Dicionario d(n)
adaptativo { \XJ/
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fixo "’ espectral
5 \_/

Figura 4.2: Decodificador de voz VSELP.

i) Os vetores-base sdo calculados a partir da acumulacao apropriada dos pardme-
tros fornecidos acima ao longo de toda a base de sinais escolhida para treina-
mento:

[b1x (1), bak ()] = S (Bm(n)s Gim), Ty Um(n), dm(n)) . (4.25)

Note-se que o processo i) equivale a uma codificacio a menos do fornecimento de
alguns parametros adicionais, que sdo os vetores-alvo.
A fase i) é o célculo dos vetores-base o treinamento propriamente dito.

Fase de codificagao

Comegando com a codificagio VSELP (segao 4.8), tem-se vetores- base

k=1,2,...,Mg — n2 de vetores-base
bg(n), n=0,1,...,L -1 por diciondrio (4.26)
=12 — n? de diciondrios fixos

de dimensdo L = 40, inicialmente preenchidos com vetores amostrais gaussianos de
média nula e varidncia unitaria, por exemplo.
Os conjuntos de vetores-cédigo dos diciondrios para o sub-bloco m sdo definidos

por
Mg

Cim = Z glkmblk, l = ]., 2 (427)
k=1
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onde as ordenadas bindrias 6, assumem os valores -1 ou 1.

Com o codificador VSELP determinam-se os parametros do sinal s(n), composto
de M sub-blocos de L = 40 amostras.

A cada bloco ¢ de 4L amostras. o codificador VSELP calcula um filtro LPC com
largura de faixa expandida. cuja resposta impulsiva truncada

hm(n), n=0.1,....L—1

é usada durante as buscas da excitacdo nos sub-blocos m = 4¢q — 3,4¢ — 2,..., 4q.

A cada sub-bloco m. o codificador VSELP identifica um vetor-alvo um( ), de
dimensao L, que ¢ aproximado apés as buscas nos dicionarios adaptativo e fixos pelo
vetor reconstruido

Um = gimHmcim + g2mHmC'2m e anmdm, (428)
onde
[ hn(0) 0 0
hm(1) hm(0) 0 .
Hy, = : : (4.29)
hm(L-2) o hm(l) hn(0) 0
[ hn(t=1) Bm(z-2) o (1) Am(0) ]

¢ a matriz de resposta impulsiva truncada no comprimento do sub-bloco do filtro
expandido no sub-bloco m.

O vetor reconstruido no sub-bloco m (Eq.(4.28)) pode ser expresso em funcao
dos vetores-base mediante

Mp

=D YikmHmbu + Z”/zka bok + NmHmdm, (4.30)
k=1 k=1
onde
Yikm = GimBikm,
para k = 1,2,...,Mp, |l = 1,2, sdo os ganhos associados a cada vetor-base na

composicao da excitagéo.
Para simplificar a notagdo, na Eq.(4.30) cada vetor-base sera expresso por um

Unico indice como by, My bem como seu respectivo ganho serd denotado por Ve-+HMp,m

resultando
2Mp

Um = Z Yem Hmbe + Nnwm, (431)
k=1

onde aparece o vetor-cédigo adaptativo filtrado, que se determina por

m = Hpndpn. (4.32)



CAPITULO 4. MODELOS DE INOVACOES 61

Fase de calculo dos vetores-base

Agora pode-se definir o problema do treinamento como sendo a determinagdo

dos 2Mp vetores-base by, k = 1,2.....2Mp, cada um composto por L amostras
(be(n),n =0.1,...,L — 1) de forma a minimizar o erro quadratico total de recons-
trucao
M
lel* =3 llum — @ml?, (4.33)
m=1
dados Vin, Hm, 7m, parai=1,2,....2Mgem=1,2,.... M.

Simplificando, dada a constancia da contribui¢io 7,,w,, do dicionario adaptativo
em relacdo aos vetores-base, podem-se tomar os vetores-alvo como
U,;n =Un — TImWn (434)
e os vetores-alvo reconstruidos da Equagdo (4.31) tém que ser, conseqiientemente,

redefinidos como
2Mpg

&m B Z ﬁ/kambk- (435)

k=1

Na seqiiéncia, desenvolve-se o erro quadratico de reconstrucao restrito ao sub-
bloco m

lleml? = llur, — timl[*. (4.36)
Inicia-se por
”“:m”2 = (ulm B ﬂm)T (u,m — )
= upll* = 2a5up, + [l@mll. (4.37)

Como as varidveis sdo as componentes de by, pode-se abstrair da constante lur |7,
reescrevendo a Eq.(4.37) como

lemll? = liml|® - 2a5u! + cte. (4.38)

Em seguida, desenvolvem-se ambas as parcelas variaveis do erro quadratico de
reconstrucao no sub-bloco.

Primeiramente, a parcela linear nas varidveis pode ser expressa como

2Mp
arul, = utd, = VemUr H, by (4.39)
k=1

Em segundo lugar, a parcela quadrética nas varidveis pode ser desenvolvida como

2Mp 2Mp

”ﬂm“2 = Z Z’Ykm'ijbeg;Hmbj- (440)
k=1 j=1

Tomando-se o gradiente da parcela linear (Eq.(4.39)) em relacdo a cada vetor
base, obtém-se
~T !
Oby,
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para k =1,2,...,2M35.
Tomando-se o gradiente da parcela quadratica (Eq.(4.40)) em relacdo a cada vetor
base, obtém-se

Ollaml?* _ &2 T
T = 2 Y Yam¥imH o Hynb; (4.42)
k j=1

para k =1,2,...,2M3p.
Substituindo as Egs.(4.41) e (4.42) na Eq.(4.37) e adaptando a definicdo (3.39)
de matriz de autocorrelacao da resposta impulsiva para

obtém-se o sistema de equacdes lineares

Amb = i, (4.44)
onde
[ ﬂ/fm(bm ’Ylmﬁ/Zm(Dm P ﬂ/lm’\IVZMB—l.mq)m ’Ylm’YZMB,m(I)m 1
’Ylmﬁl'Zm(I)m ')'.22mcl)m B 72m72]\!3—1,m¢m A/2m72MB ,mq)m
S =
’Ylmﬁ/ZMB—l(I’m T Rt 72MB—1,m'Y2MB—1,m@m 72MB—l,m’Y2MB,m(I)m
L YimYems Om . o YeMpmYVeMp-1,m®m YVomgmVorpg m®Pm
(4.45)
[ 'Ylmug;Hm |
Vamts Hpn,
Cm = : : : (4.46)

T
72MB—1,mum 'HTTL
2T
L 2Mp ,mumHm

e o vetor de varidveis é S
1

by

b=| . (4.47)

barg—1
b2MB

Ainda pode-se definir a matriz A, de forma mais compacta através de operacdes
matriciais com a introdugdo do vetor de ganhos dos vetores-base

A T
Ym = [ Yim Yam " YoMg-1,m  V2Mpgm ] (448)

como
Am = (V7)) ® O, (4.49)
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onde “®” representa o produto tensorial de Kronecker.
Finalmente, obtém-se o sistema de equagdes lineares relativo ao sinal completo

Ab =c, (4.50)
onde
M
4 = Y A, (4.51)
m=1
M
€ = ) O (4.52)
m=1

O algoritmo desenvolvido acima foi usado para o treinamento do codificador
VSELP em testes de métodos de tratamento de transitérios relatados na secao 7.9.

Registram-se em seguida dados disponiveis na literatura sobre incremento de desem-
penho com o treinamento.

Primeiramente, para o VSELP da Motorola, fizeram um treinamento em 16 itera-
GOes a partir de vetores-base gaussianos [25] e obtiveram uma melhora de desempenho

em relagao sinal-ruido segmentada ponderada de 0,64 dB. Ou seja, os desempenhos
inicial e final e o incremento foram

WSNRSEG(0) = 13.41 dB

WSNRSEG(16) = 14,05 dB
AWSNRSEG 1gino = 0, 64 dB.

Em segundo lugar, hé o caso do codificador CELP com estrutura conjugada, (CS-
CELP) da NTT [27], que, fazendo um treinamento com 8 iteracdes, obteveram os
incrementos em SNR segmentada e nio segmentada dados abaixo

ASNRSEG 1pino = 0,5 dB

ASNR 1gino = 1,5 dB.
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Capitulo 5
METODOLOGIA

9.1 Condicionamento dos sinais

Tanto o sinal de voz original antes de ser passado ao algoritmo de codificacdo
quanto o sinal de voz reconstruido apds a saida do decodificador requerem um trata-
mento especial ou condicionamento. Em geral. esses condicionamentos envolvem
uma filtragem dos sinais além de algum tratamento de amplitude como amplificagio
ou atenuacao.

Costuma-se incorporar um filtro passa-altas para atenuar as primeiras harmonicas
da freqiiéncia do sinal de distribuicdo de energia elétrica presente no sinal de voz
original. Este filtro tem freqiiéncia de corte entre 100 e 200 Hz e comparece nos
codificadores VSELP da norma IS-54 [21] ¢ ACELP/MP-MLQ da recomendacio
G.723.1 [32], usados posteriormente.

Esse condicionamento deve ser levado em conta no uso do codificador de voz pois.
se considerado no treinamento dos quantizadores de parametros nele embutidos, pode
causar uma queda significativa de desempenho se nio for utilizado. Os quantizadores
de parametros representativos de preditores LPC, como os pares de raias espectrais
(LSPs) incluem-se nesta categoria.

Por outro lado, para poder aplicar as medidas objetivas de qualidade e de dis-
torgao, convém desativar este pré-filtro. A principal razdo para isso é o atraso gerado
por qualquer filtro que apareca no caminho do sinal.

A neutralizagdo do pré-filtro pode ocorrer segundo os dois procedimentos descri-
tos em seguida. No codificador ACELP, o pré-filtro simplesmente nio é solicitado,
injetando-se o sinal de voz original diretamente no codificador. Por outro lado, na
implementacéo utilizada do codificador VSELP, optou-se por manter o pré-filtro
ativo e extrair o sinal de voz pré-filtrado para ser usado como sinal original nos
calculos de desempenho e de distor¢io. Coerentemente, o sinal a ser usado como
sinal reconstruido nesses célculos deve ser o sinal de entrada do pos-filtro, que pode
estar ativo ou nao.

O pds-filtro é aplicado no decodificador sobre o sinal de voz reconstruido. A sua
funcdo é a redugdo do ruido de codificacdo nas regioes do espectro menos relevantes
para o sinal de voz. Em geral, ele é composto por uma cascata de uma secdo de
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curto prazo Hep(z) e uma segao de longo prazo Hlp(z) como

Hyp(2) = GpeHep(2) Hyp (2). (5.1)

onde G'pf ¢ um fator geral de ganho.

O pés-filtro de curto prazo enfatiza as regides das formantes, podendo utilizar a
mesma forma adotada para o filtro de ponderacdo perceptiva na Equacdo 3.6 da se¢ao
3.5. Porém, como ndo ha interesse em alterar a declividade espectral (“spectral tilt”),
torna-se necessario um filtro FIR de primeira ordem em cascata {14], resultando

Hipc(z/ay) i
Hep(s) = ——————= (1 — uz , 9.2
Cp( ) HLPC(Z/@]) ( :u’ ) ( )
sendo, para o codificador ACELP [32]. a; = 0,63, oy = 0.75 e o fator de declividade
é
r(1)
= 0,25 5.3

onde r (k) é a seqiiéncia de autocorrelagao (secdo 2.7) do sinal reconstruido nao pos-
filtrado.

O pos-filtro de longo prazo ¢ comumente um filtro FIR, embora também possa
ser um filtro recorrente, mas sempre com um polinémio de grau maior do que zero

no numerador da sua fungdo de transferéncia. Para o codificador ACELP [32], o
pos-filtro de longo prazo é

Hyp, = go + g7z + gz ™", (54)

onde os atrasos M; e M, sio os valores absolutos dos indices positivo e negativo,
respectivamente, dos maximos positivos da funcdo de correlacdo cruzada entre ve-
tores extraidos do sinal de excitagdo composto. Esses atrasos sio selecionados na

faixa de P~ 3 a P+ 3 amostras, sendo P o indice escolhido do dicionério de codigos
adapatativo.

9.2 Sinais e bases de dados de voz

Varios sinais de voz foram usados para testes e para treinamento de codificadores
de voz ao longo deste trabalho.

Para executar os primeiros testes dos algoritmos utilizados, em geral recorreu-
se ao sinal “v”. Ele consiste num trecho de voz sonora masculina de 320 ms de
duragdo, amostrado & taxa de 8 kHz com quantizacdo PCM lei u de 8 bits lineariza-
da em 13 bits (segdo 2.4) e relacdo sinal-ruido média de 39 dB, que corresponde as
duas primeiras silabas da frase “um galo”.

Para efetuar testes um pouco mais representativos, usaram-se trés conjuntos de

sinais: o sinal “flavia”, o sinal “3m3f” e um subconjunto de 13 sinais da base de
dados TIMIT.
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O sinal “flavia” ¢ assim denominado porque nos foi transmitido pela engenheira
Fldvia Martinho Ferreira do Grupo de Processamento Digital de Voz do CPqD/TE-
LEBRAS em 1995 durante testes de comparacao da nossa implementacio do codi-
ficador V'SELP segundo a norma IS-3:4 com a implementac¢do que ela tinha desen-
volvido para o processador digital de sinais TMS320C30.

O sinal contém duas frases. sendo uma pronunciada por um falante masculino e

a outra por um falante feminino. com duracdo conjunta de 15,84 s, conforme texto
abaixo

flavia-m: Certas surpresas sdo dificeis de realizar, muitas coisas
podem sair erradas. Algumas vezes 0S erros sio realmente
engracgados.

flavia-f: A profissio de aeromoga parece ser excitante, mas é também
muito cansativa. Lidar com pessoas faz parte do trabalho.

O conjunto de sinais “3m3f” contém uma frase pronunciada por cada um de trés
falantes masculinos e trés falantes femininos com duracdo total de 21 s. Este é um
dos conjuntos de sinais que acompanha a implementacao de referéncia do codificador
CELP FS1016 [9)].

O conjunto de 13 sinais da base de dados TIMIT abaixo descrita foi extraido da
regido dialetal da cidade de NY na particdo de teste e foram previamente reamostra-
das na freqiiéncia de 8 kHz apos uma filtragem passa-baixas para uma faixa de 345

kHz efetuada com um filtro eliptico de 112 ordem. A duragao total deste conjunto
de sinais é de 32 s.

Relaciona-se abaixo o texto das 13 frases utilizadas:
sal: She had your dark suit in greasy wash water all year.
sa2: Don’t ask me to carry an 0ily rag like that.

si576: But even mother’s loving attitude will not always prevent
misbehavior.

si602: But the ships are very slow now, and we don’t get so many
sailors any more.

si941: The farmer’s life must be arranged to meet the demands of
crops and livestock.

sil283: Living in a shelter the radioactivity of fallout decays
rapidly at first.

si1l354: Within the larger social system are the structural and
functional subsystems.

si1564: Husbandry was bounded by snake-rail fences, and there
were grazing cattle.



CAPITULO 5. METODOLOGIA 67

5i2194: He had fallen into a soft job, and now the job was gone
and he was stranded.

sx113: A muscular abdomen is good for your back.
sx134: December and January are nice months to spend in Miami.
sx284: Jeff thought you argued in favor of a centrifuge purchase.

sx396: The fish began to leap frantically on the surface of the
small lake.

Essas frases foram pronunciadas por um conjunto de 3 falantes femininos e 3
falantes masculinos. tendo uma duragao conjunta de 52 s.
Os trés falantes femininos e suas respectivas frases sio

FDRWO: sal, si1283 e sx113:
FLINHO: si941 e sx134:
FMGDO: si1564 e si2194.
Os trés falantes masculinos e suas respectivas frases sio
MCMJO0: si602 e sx284;
MJIDHO: sa2 e sil354;
MPAM1: si576 e sx396.

O treinamento e vérios testes de codificagdo foram realizados com o conjunto
completo de sinais das particoes de teste das bases de dados TIMIT [23] e NTIMIT
[36]. Essas particGes possuem sinais correspondentes num total de 1680 cada, com
uma duracdo de 1h 26min 27s. A base de dados TIMIT contém ao todo 6300 frases
obtidas através de leitura em ambiente silencioso ao passo que a base de dados

NTIMIT possui as mesmas frases transmitidas cada uma por uma ligagdo telefonica,
com caracteristicas préprias.

5.3 Relacao sinal-ruido segmentada

Dados um sinal de voz s(n), n = 0,1,...,N — 1 e um sinal reconstruido §(n),
n=0,1,...,P — 1, fragmentam-se os dois sinais em
= [min{N, P}J
M

segmentos de comprimento M, obtendo o conjunto de segmentos de referéncia

sm(n), n=0,1,.... M -1, m=1,2,... K
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e o conjunto de segmentos reconstruidos
Sm(n), n=0,1....,M =1, m=1.2..... K.

Neste trabalho usaram-se segmentos de comprimento M = 128, que tém duracdo de
16 ms, para efetuar as medidas. conforme sugerido em [37].

Seguindo o procedimento adotado por José Sindi Yamamoto [71] para o calculo
da relagio sinal-ruido segmentada. selecionam-se apenas os segmentos com energia
maior que um nivel de 50 dB abaixo do maximo

M—-1
En =10log (mnaltx > bil(n)) :

n=0

Desta forma, selecionam-se, em ordem q crescente. todos 0s segmentos que satisfacam
a relacdo
M—1

10log < o sfn(q)(n)> > By — 50.
n=0
Portanto, o numero de segmentos selecionado é
Q = argmax{m(q)}
e, apos esta pré-selecio de energia, resultam os conjuntos de segmentos

Sm@)(n), n=0,1,....M—1, ¢q=1,2,....Q

Smigy(n), n=0,1,....M—1, ¢=1,2,...,Q.

A partir dos dois conjuntos de segmentos pré-selecionados, obtém-se o conjunto
de segmentos do sinal de erro como

em(n) = smg(n) — Sm@(n)y n=0,1,.... M -1, ¢=12....,Q.

Finalmente, a relagdo sinal-ruido segmentada ponderada é calculada como

10 &, Tagtst,n)
SNRSEG(s,3) = =) log ———9
; Yoo efn(q)(")

5.4 A medida objetiva de distorcio PSQM

A PSQM (“perceptual speech quality measure”) [35] mede a distorcdo de um
sinal de voz codificado em relagio a um sinal de voz original. A PSQM simula
experimentos de julgamento por ouvintes humanos da qualidade da fala codificada
8].

No célculo da PSQM, os sinais original e reconstruido sio mapeados em represen-
tagoes psicofisicas ou internas do aparelho auditivo humano. O equivalente psicofisico
da freqiiéncia sdo as faixas criticas (“critical bands”) ou escala Bark de freqiiéncias
€ 0 equivalente da intensidade sonora sio os sones comprimidos.

A transformacédo do dominio fisico para o psicofisico é executada em trés opera-
coes:
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e mapeamento tempo-freqiencial:
e conversao nao linear da escala de freqiiéncias:
e conversao nao linear da escala de intensidades (compressao).

O mapeamento do dominio do tempo para o dominio tempo-freqiiéncia é im-
plementado através de uma transformada de Fourier de curto prazo (“short-term
Fourier transform”) com uma janela de Hanning

2Tn
w(n) =0,5 <1 — cos ——> (5.5)
Ng
paran =0,1,..., Np —1, onde Nr = 512 amostras para uma freqiiéncia de amostra-

gem de 16 kHz' com sobreposicdo de 50% entre blocos adjacentes. Isto resulta numa
representacao tempo-freqiiencial com resolucdo constante em ambos os dominios do
tempo e da freqiiéncia.

O blocos de indice 7 do sinal original z;(n) e do sinal reconstruido yi(n) sdo
janelados. resultando os blocos

Ty, (n) = wn).zi(n)

vu(n) = w(n).yn). (5.6)

Os espectros de poténcia amostrados de Tw;(n) € yu,(n) sdo calculados apds as
transformadas rapidas de Fourier (FFT)

7w, () 5 X,(k)
Vi () 25 V()

como

Pr (k) = X7 (k)X(k)
Py(k) = Y (R)Yi(k). (5.7)

Em seguida, converte-se a escala de freqiiéncia linear em Hz na escala nio linear
de faixas criticas, resultando nos espectros de poténcia por faixa dentro de cada
bloco. O espectro de poténcia do sinal de voz reconstruido é escalado em cada bloco,
quando ambos os sinais original e reconstruido sio filtrados na faixa telefonica e tém
ruido Hoth adicionado para simular o ambiente de audicdo. Finalmente, os sinais
sao filtrados com a fungdo de transferéncia do ouvido externo para o ouvido interno.

Sao usadas N, = 56 faixas criticas de largura Az = 0,312 Bark, onde a primeira
faixa comega em 15,6 Hz e a tltima faixa termina em 4193 Hz.

'A recomendacio P.861 também admite um comprimento de bloco Ny = 256 para uma

freqiiéncia de amostragem de 8 kHz, porém o software que a acompanha apenas opera na freqiiéncia
de amostragem de 16 kHz.
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As densidades espectrais de poténcia no dominio Bark na faixa j do bloco i sdo
calculadas através de

P) = Spem—s . P, (k)
) P Az L()) ~1f(J)+lk:lZf(j)
Af 1 ll(j)
P (i) = S, : P, (k), 5.8

onde lf(7) e [;(j) sdo a primeira e a tdltima amostras da FFT na faixa em Hertz
correspondente a faixa Bark j, Af; é a largura da faixa j em Hertz, Az é sua largura,
em Barks e S, é o fator de calibracdo de poténcia nas faixas criticas.

Ap6s filtradas com a resposta de freqiiéncia F'(j) “intermediate reference Sys-
tem” (IRS) do aparelho telefonico médio e submetidas ao ruido ambiente Hoth [35],
as densidades espectrais de poténcia no dominio Bark do sinal original e do sinal
reconstruido na faixa j do bloco 4 sdo

PH. (j) = H(j).F(4).P,,(j)
PH,(j) = H().F().P,(4) (5.9)

As funcdes amostradas de densidade de intensidade (“loudness”) comprimida sdo
obtidas através da funcdo de Zwicker [35] como

L, (5) = Sa-(%’f?) [(0,5+0,5.%&(;)> —1}
Ly,(j) = S. (%?)1.[@,5%,5.%)7—1}, (5.10)

onde Fy(j) é o limiar de audibilidade na faixa j e S, é o fator de calibragao da
intensidade nas faixas criticas. Se forem encontrados valores negativos de L;.(j) ou
Ly, (7), eles sao zerados.

O valor 6timo v = 0,001 do expoente ~ foi determinado com as bases de dados
de vdrios experimentos de avaliacdo de qualidade de fala codificada.

Para utilizacdo na modelagem cognitiva, sdo calculadas as intensidades compri-

midas momentineas (em Sones comprimidos) pelas somatdrias das densidades nas
Egs. (5.10) como

Ny
Ly, = ZLI;'U)'AZ
Jj=1

Ny
Ly = Y Ly,().Az (5.11)
j=1

A primeira aproximagdo da distorcio PSQM é obtida com a densidade amostrada
de perturbagao ruidosa N;(j), que é obtida a partir do valor absoluto da diferenca
entre as intensidades comprimidas L, e L, sendo esta iltima a versio escalada em
intensidade (“loudness scaling”) de L,, relativamente a L.

Finalmente, a medida PSQM é obtida pela aplicacdo a N;(j) de dois efeitos
cognitivos
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® processamento de assimetria:
® processamento dos intervalos de siléncio.

Quando uma nova componente tempo-freqiiencial é introduzida num sinal de
voz, a qualidade subjetiva degrada-se mais que quando uma componente de igual
intensidade é bloqueada pelo codificador de voz. Esta assimetria é mais acentuada
nos intervalos de siléncio.

Os intervalos de siléncio sio determinados através de um limiar de poténcia cal-
culado a partir de um fator de calibracio global e as distorcdes calculadas sobre os
blocos ativos e sobre os blocos silenciosos sdo ponderadas para o calculo final da

PSQM.

5.5 Aplicacao da PSQM

Antes de aplicar a PSQM, os sinais de voz original e reconstruido t&m que ser
reamostrados & taxa de 16 kHz. Como filtro antiimagem, usou-se o filtro FIR
simétrico com 118 coeficientes de 24 bits definido em (31]. A representacdo em
numero fixo de bits permite implementacoes bit-exatas do filtro em hardware.
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Capitulo 6

BUSCA CONJUNTA DE
AMPLITUDE E POSICAO

Neste capitulo, propde-se um novo processo de busca conjunta de atributos de ino-
vagoes compostas por multipulsos algébricos (AMPE-JAPS). Como ele ser4 aplicado
a excitacdo algébrica do ACELP da recomendacio G.723.1 [32], apresenta-se inicial-
mente o processo de busca focalizada usado na sua implementacgdo de referéncia.

Ademais, como referéncia de complexidade e de desempenho, apresenta-se um

processo de busca exaustiva das inovacdes, inserido nos moldes da implementagéio de
referéncia.

6.1 A busca exaustiva de posicées no diciondrio
ACELP

A busca bésica da excitagcio CELP envolve (secdo 3.8):

® 0 calculo do produto interno C; do vetor-alvo filtrado regressivamente com o
vetor-cddigo c;;

e o célculo da energia o2 do vetor-cédigo filtrado ¢; causado pelo vetor-cédigo
C;.

Dada a natureza dos vetores-cédigo ACELP, o produto interno C; compée-se de
quatro amostras do vetor-alvo residual r filtrado regressivamente

3

@ — Z agt(my), (6.1)

k=0
onde
T
= (r H)
€ o vetor-alvo residual filtrado regressivamente.
e . L - N C?
Embora o objetivo da busca seja a maximizacao da razao 7; = =, faz-se, em
%
primeiro lugar, uma simplificagdo: a maximizacio de C;.



CAPITULO 6. BUSCA CONJUNTA DE AMPLITUDE E POSICAQ 73

Desta forma, facilmente determina-se que

a, = sign (t(mg)) , (6.2)

para k£ = 0, 1, 2, 3, maximiza C;, cujo valor méximo é

C =Y [tme)l. (63)
k=0

De fato, as equagdes (6.2) sao aplicadas no codificador G.729 [33], cujo dicionario
ACELP possui uma 1tinica grade cobrindo tanto as posicoes pares como as impares.

Entretanto. o codificador ACELP G.723.1 possui grades separadas para as posi-
Goes pares e impares, adotando-se. para simplificar a busca, 0s mesmos sinais para
ambas, que sdo definidos como

a(my) = { sign (t(m)) se [t(my)| > [t(my + 1)]

sign (t(my + 1)) caso contrério (6.4)

para my = 1,06 +8,..., ik + 7 x 8 et =0,2.4,6 (segdo 4.4).

Na Eq. (6.4) usa-se a notagdo a(my) para denotar um sinal de sinais algébricos
sobre todos os pontos da fase i, da grade par. Para referir-se ao sinal da fase 1 de
um caminho especifico ¢ sobre a grade, serd mantida a notacao simplificada «y.

Nao obstante a grande simplificagdo ocasionada pela dlgebra de sinais, a busca
como um todo tem sua complexidade determinada pelo cdlculo das energias dos
vetores-cédigo filtrados, que ndo pode se beneficiar da filtragem regressiva logo de
Inicio.

Porém, dada a alta esparsidade dos vetores-cédigo, é compensador o célculo da
matriz ¢ de autocorrelagdo da resposta impulsiva (secdo 3.8) porque a energia pode,
entao, ser determinada por adigdes ou subtracées de poucos elementos de .

Especificamente, a energia do vetor-codigo filtrado ¢; = He; é

3 3 3
g =2 () plme,me) + 3 " awaudp(my, my). (6.5)
k=0 k=0 k£1=0

Notando que ¢ ¢ simétrica (Eq. (3.39)) e que as amplitudes sdo +1, a energia
pode ser calculada por

3 2 3

‘73.- = > d(my, my) +2 SN akong(mk, my). (6.6)

k=0 k=0[=k+1

A matriz de autocorrelagio ® possui L% = 4096 elementos, onde L, = 64 é o
comprimento do sub-bloco estendido até a préxima poténcia de 2.
Como o algoritmo de referéncia usa, por simplicidade, apenas a grade de posicdes

2
pares, a submatriz de autocorrelacdo de interesse fica reduzida a (%) = 1024
elementos.

Entretanto, considerando-se que ¢ selecionada apenas uma posicao de cada fase
da grade (Tabela 6.1) e lembrando-se de que a submatriz é simétrica, decorre que
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- 4 o
se devem calcular todos os 32 elementos da diagonal e todas as ( 5 ) combinacées

duas a duas das fases com todos os 82 pares de posi¢ées. Ou seja, o nimero de
elementos de ® que tém que ser calculados reduz-se a

Ne = 32+<;>x82
= 416. (6.7)

A correlacio C; (Eq. (6.1)) pode claramente ter seu valor acumulado parcialmente
por pulso. O mesmo acontece com a energia Ug.-’ 0 que pode ser visto claramente
reescrevendo a Eq. (6.6) como

2

[l

)

o(my, my) + 2apa,¢(myg, my)

&(ma, ma) + 2a0090(myg, mg) + 20n e (my, my)
( )

P(m3, m3) + 2a0a3¢(mo, ma) + 200 a3d(my, ma) + 2a0030(ma, m3),
(6.8)

onde as parcelas a serem acumuladas a cada pulso estao na mesma linha. Nota-se que
a complexidade combinatéria cresce com a fase dos pulsos, caracteristica que permite
que a busca seja implementada por lagos encaixados (“nested loops”) associados as
fases dos pulsos.

Essa estrutura de fluxo da implementagao de referéncia do ACELP G.723.1 fa-
cilita a busca paralela nas grades par e impar. Isso é feito até a acumulacdo do
terceiro pulso, quando a maior correlagdo acumulada determina a selecdo da grade
par ou da grade impar.

A busca exaustiva das posi¢oes varre todas as possiveis combinacées com um
inico pulso de cada fase:

+ + +

jVEX = 8LL
4096. (6.9)

6.2 A busca focalizada

Com a busca ACELP implementada dentro de quatro lagos encaixados (secio
6.1), é possivel reduzir sua complexidade controlando a entrada e a permanéncia no
quarto lago.

A entrada no quarto laco, que acumula o efeito de cada pulso de fase i3, apenas
é permitida se a correlagio acumulada até o terceiro pulso no caminho de busca
Cia = T2_, axt(my) satisfizer

Ci,3 > (Cp, (610)

onde o limiar de correlagio Cj, é o méximo entre os valores determinados para a
grade par, Cy,, e para a grade {mpar, Cri,

CL = max{CLp, CLi}-
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O limiar de correlacio. Clp, para a grade par é

] 1095
Crp= = (— Z—: Ciaz+ o .rna:,’iOQE;{Ci‘S}) : (6.11)

De forma andloga, define-se o limiar C'L; para a grade impar.

Os calculos do valor médio e do valor méximo das correlagoes. indicados na Eq.
(6.11), podem ser efetuados apenas sobre os pontos da grade porque cada posicao
comparece na determinacdo de um ndmero equivalente de vetores-codigo. Assim, a
Eq. (6.11) pode ser escrita como

(- 2
Crp = % (%g; (85 +1)¢(85 +14) + ;)j:%}flfj{a@j +i)4(85 + z‘)}) - (6.12)
A permanéncia no quarto lago é controlada a cada sub-bloco, restringindo-se
0 numero de caminhos que serao trilhados integralmente. Este nimero é varidvel
dependendo da histéria das iltimas buscas.
Na secdo 6.4 apresentam-se os niimeros de comparagoes efetivamente efetuadas
para alguns sinais de voz de teste.

6.3 A busca conjunta de amplitude e posicao

A busca conjunta de amplitude e posigio em dicionarios compostos por multipul-
sos algébricos (AMPE-JPAS) é descrita nesta segao para o diciondrio fixo definido
na recomendagao G.723.1 para a taxa de 5,3 kbit/s.

Neste dicionério. cada inovacio multipulso algébrica contém M = 4 pulsos e sio
emitidas na taxa de uma a cada 7,5 ms. Ilustrando geometricamente a descrigio apre-
sentada na secdo 4.4, as excitacdes admissiveis para o codficador ACELP situam-se
nos vértices de hipercubos com centro na origem, totalmente contidos em subespacos
de dimensao 4.

Tendo como motivagdo a composicio dos vetores-cédigo filtrados a partir de res-
postas impulsivas deslocadas dada por

M-1

qn) =G > aph(n—my),n=0,1,...,L— 1, (6.13)
k=0

0 processo de busca conjunta seleciona, uma por vez, cada uma das M respostas
impulsivas deslocadas que vai definir por acumulacdo uma dire¢ao parcial sobre a
qual o vetor-alvo residual proporciona a maior projecao.

O algoritmo de busca seleciona uma posigdo de pulso e sua respectiva amplitude
por iteragdo, envolvendo 4 iteracdes ao todo. O processo inicia-se com a determinacio
das projegGes do vetor-alvo residual r sobre vetores de resposta impulsiva atrasados
na primeira iteragdo. Nas iteracoes seguintes, projeta-se o vetor r sobre as direcoes
parciais de projegao, que sdo diagonais filtradas de hipercubos centrados na origem.
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Esse procedimento mantém as posicoes dos pulsos obtidos, que sdo usadas conjunta-
mente, sujeitando as respectivas amplitudes a uma redefini¢ao para a determinagio
da diregdo parcial de projegao seguinte.

Na primeira iteracao. seleciona-se a posi¢do ¢ = my que maximize a norma
quadrada da projecio

('rTH (:,z’))2

T, = _(I)'W.

onde H é a matriz de resposta impulsiva do filtro de sintese ponderado e @ é sua
matriz de autocorrelagio (segio 3.8).

A cada iteragdo j = 1,2, 3, seleciona-se a posi¢do m; que satisfaca

(6.14)

i) T = M

i TP

(rTsiga)?

WU = 5y

i) I =argmax {Tf} :
}

w) J =argmax {vf
i

g J caso contrario

onde
P(ni) = hn,3)+ q(n) (6.15)
Pl = (PHTps (6.16)
s'(n,i) = h(n,i) —q(n) (6.17)
ST = (§9)Ts7 (6.18)

Explicitam-se em seguida as matrizes de origem dos elementos usados na Equacio
(6.15) e na Equagdo (6.17). A matriz de resposta impulsiva do filtro de sintese
ponderado (se¢io 3.6) é dada em fungao dos seus elementos como

H = [h(n,)],

onde n é o indice temporal e i é o indice de atraso. Analogamente, a matriz de
diregbes parciais primdrias de projecao para a iteracdo j é dada por

PI = [pl(n,i)]
e a matriz de dire¢Ges parciais secundérias de projecao para a iteracdo j é dada por
§7 = [s(n,4)] .

Além disso, o conjunto de indices de atraso pesquisado depende da ordem j da
iteragdo. Para a primeira iteragio (7 = 0), todos os atrasos no intervalo do sub-bloco
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sa0 pesquisados, isto é, ¢ = 0,1,.... L — 1. Para as iteracdes seguintes (1 =1,2,3),
sao eliminadas da busca todas as localizacGes associadas as fases dos pulsos definidos
nas iteragoes anteriores. Isto é, elimina-se da busca uma linha da grade de posigées
(Tabela 6.1) por iteracdo, sendo que a paridade da grade € definida pela paridade do
pulso buscado na primeira iteracio.

Dentre as dire¢ées parciais de projecio admissiveis na iteracdo j, definidas pelas
Equagdes (6.15) e (6.17), seja a direcdo parcial de projecdo selecionada expressa por

fi=H(ymy) + oj_1¢5-1, (6.19)
onde

oy = { 1 se diagonal principal (6.20)

—1 se diagonal secundaria

¢ o sinal da diagonal escolhida no plano formado pelo j-ésimo pulso com o subvetor-
cédigo disponivel ¢;_; e

gj1 2 Hej (6.21)
é o subvetor-cédigo filtrado.

Projetando-se o vetor-alvo residual = sobre a direcdo parcial de projecdo sele-
cionada f;, obtém-se o vetor-alvo parcialmente reconstruido

5= Ajfj, (6.22)
onde A; é o ganho com sinal, do qual se toma apenas o sinal
3 = sign(4;), (6.23)
enquanto o valor absoluto do ganho
G; = |4 (6.24)

sera convertido no parametro ganho propriamente dito apenas apos a busca do dltimo
pulso.

Assim. o subvetor-cédigo filtrado apés a busca do J-ésimo pulso é dado por

q; = B f;- (6.25)

Generalizando, o subvetor-cédigo filtrado pode ser expresso em funcdo das res-
postas impulsivas atrasadas selecionadas e dos sinais apods cada pulso buscado como

__{ﬂjH(3amj) sej=3
q; =

BiH(:,m;) + B; Zf:ol an_:ll OmBmH(:,m;) caso contririo. (6.26)
Finalmente, o vetor-cédigo selecionado é ¢ = c3
3
c=> B;i6(n—m;),n=0,1,...,L —1, (6.27)

Jj=0
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cujo vetor-cédigo filtrado é g = q;, dado por

2 2
q=GaH(:,m3) + B3 [[ omBnH(, my) (6.28)

(=0 m={

com o correspondente vetor-alvo reconstruido

r=Gg. (6.29)

Substituindo o indice de fase k dos pulsos pelo indice de busca j na Eq. (6.13),

obtém-se
M-1

q(n) =G > ajh(n—my;),n=0,1,....L — 1. (6.30)
j=0
Assim, observa-se na comparacio da Eq. (6.30) com a Eq. (6.26) que a com-
posi¢ao dos sinais de cada pulso é dada por

aj:{ﬁj sej=3

5]‘ H$n=j OmBm C€aso contrario. (6-31)

Como apreciagdo comparativa, note-se que este processo de busca usa o mesmo
critério da busca bésica do CELP (segdo 3.8), porém, aplicado a cada direcdo parcial
de projecdo admissivel, P7(:, i) e S7(;, i). A diferenca da busca conjunta com a busca,
CELP estd na natureza das diregoes parciais de projegdo, que néo sio propriamente
vetores-codigo filtrados. Porém, a quarta e tltima direcao de proje¢do constitui,
a menos de um sinal algébrico, um vetor-cédigo filtrado. Portanto, apesar da se-
melhanca da busca conjunta com a busca multipulso (secdo 4.6), esta montagem
do vetor-cédigo filtrado sendo inexistente na busca multipulso, classifica a busca
conjunta mais préxima da busca CELP num dicionério de codigos multiestdgio em
que cada estdgio contribui com um dos pulsos (secdo 3.11).

Para maior abrangéncia dos métodos de reducdo da complexidade da busca, de-
vem ser citados os métodos que usam dispositivos de pré-selecdo, seja através de
comparacoes euclidianas diretas com o préprio vetor-alvo residual [28] ou obtendo
vetores-codigo filtrados com o uso da resposta impulsiva altamente truncada [49].
Além desses, outros métodos mais recentes de buscas eficientes de diciondrios com-
postos por multipulsos algébricos sio mencionados no Capitulo 8.

6.4 Complexidade dos processos de busca

Em contraste com as buscas focalizada e exaustiva nas posicGes, a busca conjunta
de atributos de cada pulso nio precisa usar elementos fora da diagonal principal da
matriz de autocorrelagdo da resposta impulsiva (se¢do 6.3) como a busca exaustiva
em posicoes e a busca focalizada, Ademais, a busca conjunta pode aproveitar a,
informagao de comprimento do sub-bloco menor que L, = 64.

Os elementos diagonais de autocorrelagdo sdo tomados da matriz ® na iteracio
J =0 e das matrizes P/ e S nas iteragdes seguintes (secio 6.3). Portanto, o nimero
de autocorrelagoes calculadas é igual ao nimero de buscas Njpag, isto é

Nauto = Njpas, (6.32)



CAPITULO 6. BUSCA CONJUNTA DE AMPLITUDE E POSICAO 9

Tabela 6.1: Grade de posicoes pares do ACELP.

[Fase Posicoes
1w=010,8, 16, 24, 32. 40, 48, 36

1 =2 |2,10, 18, 26, 34. 42, 50. 58
13 =4 | 4, 12. 20, 28, 36, 44, 32. (60)
13 =6 | 6. 14, 22, 30, 38, 46, 54. (62)

que serd calculado em seguida.

Nota-se. em primeiro lugar, que deve ser buscada a posigdo de cada pulso para
o sinal positivo e o negativo da combinacio com o vetor filtrado acumulado. Assim.
pode-se contar o numero de buscas assumindo a amplitude do pulso dada e, depois.
dobrar o resultado obtido para as iteragoes j = 1,2, 3. Tem-se uma excecdo no caso
da iteragdo j = 0 em que o vetor filtrado acumulado ¢ nulo.

A escolha da grade par ou da grade fmpar ¢ feita com a determinacao do pulso
mais significativo, que envolve, portanto, L = 60 comparagoes.

Observando a grade de posigdes pares (Tabela 6.1), constata-se que a busca do 22
pulso mais significativo envolve, por ordem de fase de varredura da grade, (0,8,7,7).
(8,0,7,7), (8,8,0,7) ou (8,8,7,0) buscas. Assim, tem-se. em média, 22,5 comparagées
para determinar o 22 pulso.

Prosseguindo, na busca do 32 pulso mais significativo ha, por ordem de fase de
varredura da grade de posicées, (0,0,7,7), (0,8,0,7), (8,0,0,7) (8,0,7,0) ou (8,8,0,0)
comparagoes. I[sto resulta numa média de 15 comparagoes.

Por 1ltimo, para a busca do wltimo pulso, sdo necessarias 7,5 comparacées em
média.

Acumulando essas contagens parciais, totaliza-se o niimero médio de buscas

Nipas = 60+ 2(22,5+ 15+ 7, 5)
_ o= (6.33)

que pode ser expresso em funcio do comprimento L do sub-bloco de excitacdo como

3L 1L 1L
Nieas = L+2(g5+55+73)
)
= =L, 6.34
2" _ (6:34)

Além do valor médio, pode-se obter a distribuicdo completa do nimero de vetores-
cédigo pesquisados por vez. Para tanto, observa-se que os nimeros de localizacGes
na sequéncia de fases pesquisada podem ser agrupados nas seis classes seguintes com
correspondentes nimeros de vetores-codigo pesquisados em cada uma.

1) (8,8.7.7)
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i) (8,7,8,7)
Nypas = 60+ 2(22 + 15+ 7) = 148

Nypas = 60+ 2(22 + 15+ 8) = 150

Nipas = 60 + 2(23 + 15 + 7) = 150

v) (7,8,7,8)

Ui) (7)7’8’8)
Niypas = 60+ 2(23 + 16+ 8) = 154

Nota-se, ainda, que cada dupla (8,8) de mimeros de localizagdes pode resultar
de uma das duas duplas ordenadas de fases (10,%1) ou (i1,7y) e cada dupla (7,7)
pode advir de uma das duas duplas ordenadas de fases (45, 13) ou (43,72 ) Assim, cada
quarteto ordenado acima enumerado pode ocorrer de 4 maneiras distintas, resultando
na distribuicdo de probabilidade representada na Fig. 6.1. Desta distribuigdo, infere-
se 0 nimero médio de 150 vetores-codigo pesquisados, de acordo com o valor obtido
indenpendentemente pela Equacao (6.33).

Efetuaram-se testes de codificagdo com buscas exaustiva, focalizada e conjunta
para os trés sinais “v”, “favia” e “sal” e para o conjunto de sinais da particio de
teste da base de dados TIMIT (secdo 5.2), cujas estatisticas de nimeros de buscas e
de coeficientes de autocorrelagdo calculados por sub-bloco encontram-se nas Tabelas
6.2, 6.3, 6.4 € 6.5, respectivamente. O sinal “sal” foi retirado do subconjunto colhido
da falante FAKSO da regido dialetal 1 da, particdo de teste da base de dados TIMIT.

Os sinais “v”, “flavia” e “sal” contém 40, 2112 e 528 sub-blocos de excitagdo.
respectivamente, enquanto os 1680 sinais que compolem a particdo de teste da base
de dados TIMIT possuem em conjunto 688.244 sub-blocos.

Os testes com o curto sinal “v” apresentam resultados contraditérios. A busca
exaustiva perde para a busca focalizada em SNRSEG, embora ganhe em PSQM
(Tabela 6.6). A busca conjunta também ganha em SNRSEG da busca exaustiva e
ganha em PSQM da busca, focalizada.,

A reducdo de complexidade proporcionada pela busca conjunta é notével tanto
quando expressa pelo nimero de comparacgoes por busca quanto pelo ndmero de
coeficientes de autocorrelacio que tém que ser calculados. Quanto ao desempenho,
afora o sinal “v”, nota-se que a busca conjunta perde apenas 0,2 dB em relagdo
as buscas exaustiva e focalizada. Sobretudo, para o maior conjunto de sinais, a
distor¢do média medida pela PSQM é 0,14 pontos inferior 3 distorcdo média da
busca focalizada (Tabela 6.6). :
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Figura 6.1: Distribuicdo de probabilidade do niimero de comparacoes por busca
conjunta AMPE-JPAS.

Tabela 6.2: Estatisticas de comparacoes e calculos de autocorrelagées por sub-bloco
para 3 algoritmos de busca sobre o sinal “v”.

Busca Comparacoes Autocorrelacoes
Minimo | Médio | Méaximo || Minimo | Médio | Maximo
Focalizada 208 | 389.33 656 416 | 416,00 416
Exaustiva 4096 | 4096,00 4096 416 | 416,00 416
Conjunta 146 | 150,05 154 146 | 150,05 154

Busca Comparacées Autocorrelagoes
Minimo | Médio | Maximo || Minimo | Médio | Maximo
Focalizada 144 | 448,57 1072 416 | 416,00 416
Exaustiva 4096 | 4096,00 4096 416 | 416,00 416
Conjunta 146 | 149,66 154 146 | 149.66 154

Tabela 6.3: Estatisticas de comparagdes e célculos de autocorrelagées por sub-bloco
para 3 algoritmos de busca sobre o sinal “Aavia”.
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Tabela 6.4: Estatisticas de comparacdes e célculos de autocorrelagdes por sub-bloco
para 3 algoritmos de busca sobre o sinal “sal” e medidas.

Busca Comparagades Autocorrelagées
Minimo | Médio | Maximo || Minimo | Médio | Maximo
Focalizada, 152 | 466,69 1032 416 | 416,00 416
Exaustiva 4096 | 4096,00 4096 416 | 416,00 416
Conjunta 146 | 149.70 134 146 | 149,70 154

Tabela 6.5: Estatisticas de comparacées e calculos de autocorrelacdes por sub-bloco
para 3 algoritmos de busca sobre a particdo de teste da base de dados TIMIT.

Busca

Comparagdes Autocorrelagoes
Minimo | Médio | Maximo || Minimo | Médio | Maximo
Focalizada 72 | 458,48 2040 416 | 416.00 416
Exaustiva 4096 | 4096,00 4096 416 | 416,00 416
Conjunta 146 | 149.62 154 146 | 149,62 154

Tabela 6.6: Desempenho das buscas ACELP para trés sinais e para a particao de
teste da base TIMIT.

Busca SNRSEG (dB) PSQM
v flavia sal TIMIT v flavia sal TIMIT
Focalizada | 13,8168 | 9,1492 9,2661 | 9,4216 | 2,6698 | 2,2958 | 2.5580 [ 2,2800
Exaustiva | 13,0996 | 9,1734 9,4280 | 9,4467 | 2,5359 | 2,2855 | 2,5742
Conjunta | 13,2048 | 8,9516 9,1834 | 9,1816 || 2,6516 | 2,3586 | 2.6484
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Capitulo 7

DINAMICA DA FILTRAGEM E
TRANSITORIOS

7.1 Motivacgao

O estimulo latente para abordar com mais detalhes o processo de filtragem em
codificadores preditivos veio ao autor quando da primeira redacdo sobre os aspectos
variantes no tempo da filtragem relacionados com o mecanismo de transferéncia dos
estados em [2]. Esse assunto estd coberto na secio 3.3.

Cumulativamente, o estimulo que realmente disparou esta linha de pesquisa
apareceu ao analisar a conformidade numérica de implementacdes distintas do co-
dificador VSELP da norma IS-54 [21]. Esperava-se que as diferencas nos resulta-
dos numéricos fossem causadas por diferengas computacionais entre implementacdes
diferentes. Porém, elas deviam-se a decisdes de alto nivel dos projetistas quanto a
estrutura usada para o filtro de sintese. Os resultados desse trabalho sobre estruturas
de filtros foram publicados em [55] e [56] e serdo abordados na secio 7.4.

Interessantemente, um dos resultados desta pesquisa € a unificacdo da questdo da
transferéncia do vetor de estados do filtro de sintese com a questao da sua estrutura
quando se tratam os transitérios gerados pela variacdo paramétrica do filtro.

7.2 O sinal ideal de excitacio

Tendo-se determinado um filtro de predicdo e ndo estando restritos pela taxa de
transmissao, o melhor sinal de excitacio ¢ o sinal residual.

O sinal residual obtém-se da passagem do sinal de voz original pelo filtro de
analise. O filtro de analise é o inverso do filtro de sintese e apresenta um efeito de
uniformizagéo espectral ou branqueamento (Capitulo 4).

Nesta se¢do introdutdria pretende-se mostrar que, na condicdo de transmissio
perfeita do sinal residual, a reconstrucdo do sinal de voz também é perfeita, qualquer
que seja a estrutura adotada para os filtros de analise e de sintese.

Para fixar a argumentacio, serdo abordados os casos de duas estruturas de filtros,
a forma direta I e a estrutura em trelica.
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Figura 7.1: Filtro de andlise transversal.

Seja feita, sem perda de generalidade, uma predicdo linear de ordem p =3
obtendo-se o filtro de sintese

’

I
r‘-')} (7.1)

£

H(z) =
onde o filtro inverso, usado na anilise, é dado por
A(z) =14+ a1z +agz™? + a2 3. (7.2)

Na implementagio transversal do filtro de anélise (Fig. 7.1), o sinal residual de
saida é dado em fungéo do sinal de voz de entrada por

r(n) =s(n) + a1s(n — 1) + azs(n — 2) + ags(n — 3), (7.3)

onde se prescinde da representacdo individual dos estados, que sdo precisamente as
trés amostras atrasadas do sinal de voz que acabaram de ser utilizadas.

A implementagao do filtro de sintese deve ser feita na forma direta L. Entretanto,
embora trivial, serd feita a sua derivagdo algébrica com consideracgdes do fluxo do
sinal. Esta abordagem conduzird a um procedimento que poder3 ser seguido também
quando a estrutura do filtro nio tiver uma inversio conhecida.

Para a obtencgéo do sinal de voz reconstruido 3 (n), devem-se usar as suas préprias
amostras passadas, que sdo, por hipStese, reconstrucées perfeitas das amostras pas-
sadas do sinal original s(n). Algebricamente, substituem-se as ocorréncias do sinal

s(n) na Eq. (7.3) pelas correspondentes amostras do sinal 5(n) e extrai-se a amostra
atual deste como (Fig. 7.3)

§(n) =r(n) — a15(n — 1) — az3(n — 2) — azé(n — 3). (7.4)

Tem-se, portanto, a reconstrucdo perfeita da amostra s(n) por §(n), dadas as
reconstrucgoes perfeitas de s(n — 1), s(n — 2) e s(n — 3).

Nota-se, ademais, que a reconstrucdo perfeita resiste a uma mudanga paramétri-
ca. Sejam aj, aj, e a; os novos coeficientes de predicdo linear a partir do instante
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Figura 7.2: Filtro de sintese na forma direta I obtido por inversdo do fluxo de sinal

do filtro de analise transversal.

r(n)

)

-
i 1

§(n)

Figura 7.3: Filtro de sintese na forma direta I.
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Figura 7.4: Filtro de andlise em treliga.
n+ 1. Assim, as saidas dos filtros de andlise e sintese sdo, respectivamente,
rn+1) = s(n+1)+ajs(n)+ays(n — 1) + ajs(n — 2), (7.5)
S(n+1) = r(n+1)—aii(n) —aédn —1) — asd(n — 2). (7.6)

Assim, os filtros de analise e de sintese, mais do que terem funcées de transferéncia
inversas, tém que implementar fluxos de sinal invertidos.
As regras gerais para efetuar tal inversdo encontram-se em [48] para grafos de fluxo

de sinal em geral. Para aplicacdo a filtros digitais. aplica-se o seguinte procedimento
simplificado [51]:

i) O sentido de fluxo do sinal é invertido no caminho direto de ligagdo entre a
entrada e a saida (isto €, os nés de entrada e de saida sdo invertidos).

1) Os ganhos em todos os ramos do caminho direto sdo substituidos pelos seus
inversos.

1) Os ganhos dos ramos situados fora do caminho direto que entram nos nds

somadores localizados no caminho direto devem sofrer uma troca de sinal
algébrico.

Estas regras estdo diretamente associadas com o procedimento algébrico seguido
para a forma direta I, podendo-se verificar que a aplicacao das regras i) e it) & Fig.
7.1 produz a Fig. 7.2, que resulta na Fig. 7.3 através da regra iii). Como aplicagao
nao trivial do processo de inversdo, toma-se em seguida a estrutura em trelica.

Na implementacdo em trelica do filtro de anélise (Fig. 7.4), o sinal residual de
salda é dado em funcdo do sinal de voz de entrada por

r(n) = s(n) + k1bi(n) + kaba(n) + ksbs(n), (7.7)
onde os estados do filtro de andlise sdo calculados por

biln+1) = s(n) (7.8)
bo(n+1) = kis(n)+bi(n) (7.9)
bs(n+1) = kokibi(n) + kas(n) + by(n). (7.10)
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Figura 7.5:
de anélise.

r(n)

Figura 7.6: Filtro de sintese em treliga.

Tomando-se como referéncia o papel dual representado pela entrada do filtro de
anilise e pela saida do filtro de sintese (Fig. 7.6), calcula-se esta ltima a partir de

5(11) = r(n) s kll;l (n) e k252(ll) — k353(n), (711)

onde os estados do filtro de sintese também tém que ser reconstrucdes perfeitas dos
estados correspondentes do filtro de an4lise, sendo calculados por

biin+1) = 3(n) (7.12)
byn+1) = kn)+b(n) (7.13)
ba(n+1) = kokyby(n) + kaS(n) + by(n). (7.14)

Por outro lado, seguindo as regras de inversao de fluxo de sinal acima, passa-se,
pelas regras i) e ii), da Fig. 7.4 4 Fig. 7.5, que se transforma através da regra #ii) na
Fig. 7.6. Finalmente, a Figura 7.6 pode ser descrita pelas Equagdes (7.11) a (7.14).

7.3 Modelos para o sinal de excitacao

Na segdo anterior abordou-se a relagdo entre os filtros de andlise e de sintese
de um sinal de voz acoplados pelo sinal de excitacdo ideal, que é o sinal residual
da predicdo. Porém, os codificadores de voz ndao podem representar em toda sua,
precisdo o sinal residual, recorrendo a métodos de quantizacio que podem envolver
um modelo para os sinais de excitacdo usados em seu lugar.

Assumindo o sinal excitagio como uma seqiiéncia de amostras irrestritas e inde-
pendentes, a sua quantizagdo vetorial acarreta ruido de quantizacéo.
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Entretanto, ao ver o processo de quantizagdo da excitacio do ponto de vista de
um modelo ou molde em que se encaixa a forma de onda normalizada do sinal com
o ganho ndo quantizado, o ruido de “quantizagdo” é um ruido induzido pelo modelo.
Pensando na codificagdo CELP, o indice do dicionario de cédigos é um parametro
essencialmente representdvel por um mimero inteiro enquanto o ganho é um niimero
real.

Estendendo-se este ponto de vista operacional do codificador, pode-se decompor

o erro de reconstruc¢do (ou ruido de quantizacdo em sentido generalizado) em trés
componentes

i) Ruido induzido pelo modelo:
i) Ruido de processamento do algoritmo;
#41) Ruido de quantizacdo dos parametros.

Quanto ao item i), a especificacio geral mais importante ¢é o tipo de aritmética
a ser usada. Na implementacdo final do codificador, esta decisdo vai influenciar a
escolha do processador digital de sinais (DSP) [44].

7.4 Estruturas para o filtro de sintese

Consideram-se, em seguida, aspectos estruturais envolvidos na implementagao
do filtro de sintese nos codificadores CELP (Capitulo 3). Algumas conseqiiéncias da
representagdo dos sinais de excitagdo nos codificadores, relacionadas na secdo 7.3,
serao apreciadas nos resultados dos testes sobre implementacdes de codificadores
CELP. Porém, de inicio, o tratamento dos fluxos dos sinais nos filtros segue o estilo
da secdo 7.2.

Nos codificadores CELP, no inicio de cada busca de excitacao. decompoe-se li-
nearmente o filtro de sintese ponderado H(z) em dois subsistemas (Fig. 7.7):

e o filtro de sintese ponderado H¢(z) carregado com os estados recebidos do
sub-bloco anterior, que é estimulado pela excitacdo nula e

® o filtro de sintese ponderado Hp(z), que sempre parte da condicdo nula e é
excitado por cada um dos vetores-c6digos.

Ao fim de cada busca por todos os dicionarios de cédigos do codificador, quando
pode ser montado o sinal composto de excitacdo, este sinal composto é empregado
para excitar o filtro de sintese ponderado H(z), que parte do estado final atingido
no sub-bloco anterior.

Assim, os processos de filtragem W(z), He(z) sdo os unicos relevantes para o
tratamento de transitérios. Por conseguinte, a estrutura de Hp(z) é irrelevante,
como também pode ser compreendido pela sua possibilidade de representacao pela
matriz de resposta impulsiva (segdo 3.6).

Como H¢(z) é um componente de H(z), ambos sdo implementados na mesma

estrutura. Coerentemente, o filtro de ponderagdo W (z) também é implementado na
mesma estrutura.
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Figura 7.7: Modelo de busca da excitacao para um codificador CELP com diciongrio
fixo inico.

Foi testado o comportamento de mais duas estruturas, uma direta e uma em
trelica, além da forma direta I e da trelica padrdo com dois multiplicadores. Essas
duas estruturas adicionais sido a forma direta II transposta e a trelica normalizada
[55] e [56]. A forma direta II transposta do filtro de sintese de ordem p=23¢
mostrada na Fig. 7.8.

Na implementagdo em trelica com dois multiplicadores do filtro de ponderacdo
W (z), tem que ser usada a topologia da Fig. 7.9 porque sua fungao de transferéncia
apresenta polinémios de grau p tanto no numerador quanto no denominador.

A trelica normalizada [47] foi testada porque as estruturas ortogonais variantes
no tempo sao consideradas estiveis contanto que suas se¢des invariantes no tempo
sejam estdveis em primeiro lugar [18]. A topologia da trelica normalizada é composta
de secées ortonormais e estd mostrada para ordem p = 3 na Fig. 7.10, onde

8i = k;
= senb;
Ci = / 1-— /C.Lz
= cosb; 1=1,2,...,p, (7.15)
ek, 1=1,2,...,psdo os coeficientes de reflexio da estrutura em trelica da Fig. 7.9.

Implementaram-se quatro codificadores VSELP com filtros variantes no tempo
de ordem p = 10 nas estruturas direta I, direta II transposta, trelica com dois
multiplicadores e trelica normalizada. Cada um desses codificadores foi programa
em linguagem C e no ambiente MATLAB em microcomputador PC. Cada um dos
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Figura 7.8: Filtro de sintese na forma direta II transposta.
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Figura 7.9: Filtro de ponderacio em trelica com dois multiplicadores.

quatro pares de implementagdes sofreu um processo iterasivo de correcoes de cédigo
e testes de desempenho até a obtencdo da coincidéncia numérica.

Numa etapa final, o cédigo fonte em linguagem C foi compilado para o processador
digital de sinais (DSP) TMS320C30, tendo sua corregdo funcional testada.

Usaram-se dois conjuntos de sinais de voz para os testes: o conjunto 3m3f e o
conjunto de 13 sinais da base de dados TIMIT (segdo 5.2).

Os desempenhos dos pares de implementagdes no PC e no DSP em linguagem
C para cada uma das quatro estruturas e para os dois conjuntos de sinais de teste
encontram-se na Tabela 7.1.

Conclui-se desses resultados que as formas diretas apresentam desempenho me-

lhor do que as estruturas em treliga. Chen [12] j4 tinha relatado resultados prelimi-
nares nesta direcao.

7.5 Transitérios em codificadores CELP

Num codificador CELP h4 dois processos de decodificagdo, sendo que um ocorre
no préprio decodificador e outro tem lugar no codificador propriamente dito. Este
ultimo é devido ao procedimento de anélise-mediante-sintese utilizado durante a
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Figura 7.10: Filtro de ponderagdo em trelica normalizada.

Tabela 7.1: Comparagdo de qualidade entre 4 codificadores com 4 estruturas de
filtros para 2 implementacdes e 2 conjuntos de sinais.

Estrutura SNRSEG Sinal de
(IIR, ordem 10) (dB) voz
PC DSP
Forma direta I 10.86 | 10,82 3m3f

Forma direta II transposta 10.69 | 10,68 | 3maf
Trelica com 2 multiplicadores | 10.52 | 10,53 | 3m3f
Trelica normalizada 10.32 | 10,25 | 3m3f
Forma direta I 10,65 | 10,61 | TIMIT
Forma direta II transposta, 10,56 | 10,37 | TIMIT
Trelica com 2 multiplicadores | 10,46 | 10,37 | TIMIT
Trelica normalizada 10.17 | 10.04 | TIMIT

busca da excitacdo nos dicionarios de cddigos.

No sinal de voz reconstruido pelo decodificador, podem-se identificar componentes
transitérias. Neste contexto, existe um método proposto em [72] para eliminagao de
transitérios considerando uma tnica transicio dos parametros do filtro.

Na secdo 7.6 estende-se esse método para aplicagdo a uma seqiiéncia de al-
teragoes de valores dos parametros nas interfaces entre sub-blocos. Ademais, através
da andlise das relacGes encontradas para o método estendido, emerge uma imple-
mentagao que usa um filtro FIR transversal, com resposta impulsiva suficientemente
longa, como filtro de sintese.

Alternativamente, os transitérios podem ser analisados num hipotético processo
de andlise residente no codificador, que produz o sinal residual a partir do sinal
de voz original. Uma anilise formal deste processo [40] conclui que o filtro inverso
implementado como um filtro FIR transversal é a tdnica estrutura, dentre as re-
alizdveis formas diretas e em trelica, que néo gera componente transitéria de origem
paramétrica. Isto ocorre porque sua resposta a excitacdo nula depende apenas dos
parametros do filtro no sub-bloco atual e do sinal de voz passado enquanto outras
estruturas dependem adicionalmente dos parametros passados do filtro (segdo 7.7).
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Portanto. na abordagem a partir do processo de anélise do sinal de voz, conclui-se
pela superioridade de desempenho do filtro de sintese implementado como IIR na
forma direta I.

Chega-se. assim, a uma contradi¢cio quanto 3 melhor estrutura para a imple-
mentacao do filtro de sintese. Tenta-se resolver esse conflito com testes de codifi-
cadores CELP selecionados, aos quais sdo aplicadas ambas as classes de técnicas de
supressao de transitérios.

Na seqiiéncia, aborda-se inicialmente a supressio de transitérios do ponto de
vista do decodificador, onde é detalhado o método proposto. Prossegue-se com a
consideracao dos transitérios no contexto do processo de analise do sinal de voz, que
subsidia a interpretagdo dos testes apresentados logo depois.

A andlise dos resultados desses testes de transitérios em estruturas de filtragem
(segdo 7.9) levanta a questdo do treinamento dos dicionarios fixos, onde se aplica o
processo deduzido na se¢do 4.9. Ademais, apresentam-se os resultados de treinamen-
tos de diciondrios fixos com estrutura VSELP sobre um conjunto de sinais selecionado
da base de dados TIMIT (secdo 5.2).

Finalmente, aborda-se a questao da precisdo usada na implementagao do codifi-
cador em decorréncia do uso de aritmética de ponto fixo e da variagdo da taxa de bits
transmitidos. Nesse contexto, usando o codificador CELP da recomendagao G.723.1,
apresentam-se os resultados dos testes sobre uma extensa base de dados, que inclui
também sinais corrompidos com ruido de canais telefonicos.

7.6 Supressao de transitérios no decodificador

Considere-se o filtro de sintese descrito no espago de estados mediante as matrizes
{Am, Bm, Cm, Dy}, assumidas constantes durante o sub-bloco m

z(n+1) = Apz(n)+ Bpe(n) (7.16)
5(n) = Cpz(n)+ Dpe(n),
onde e(n) é o sinal de excitacio, z(n) é o vetor de estados e §(n) é o sinal de voz
reconstruido.

Generalizando os resultados obtidos em [72] para uma seqiiéncia de comutagoes
dos parametros dos filtros nos instantes de passagem entre sub-blocos consecutivos
L,2,.... m, e iniciando o processo de decodificagdo a partir do estado nulo, obtém-se
a seguinte seqiiéncia de vetores de estado apés a passagem do sub-bloco m para o
sub-bloco m + 1 :

mL—1
z(n) = APl [AmE1-ip,,
7=0

n—1 .
AR Bnia] ei) + X AT Brae(d), (7.17)
j=0

onde L é o comprimento do sub-bloco. O transitério nas varidveis de estado na
passagem do sub-bloco m para o sub-bloco m+1 é dado pela somatéria das parcelas
indicadas entre colchetes na Eq.(7.17)
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O meétodo proposto em [72] procura eliminar os transitérios entre duas con-
figuragGes dos parametros do filtro pela aplicacdo do incremento
mL—1

AI(mL) = - Z !"'l%L_l‘ij - ‘4$izlthm+l] 6(]) (7'18)

j=(m-1)L

ao vetor de estados no instante de transicdo n = mL. Ou seja, em palavras, nesta
interpretacdo consideram-se transitérias aquelas parcelas das varidveis de estado que
excedem os valores que seriam atingidos pelo filtro atual quando excitado por toda
a seqiiéncia passada de excitagoes. Conseqiientemente, a eliminagdo dessas parcelas
transitorias permite que o estado inicial do sub-bloco atual seja Jjustamente aquele que
seria atingido se o filtro atual tivesse estado presente desde o inicio da reconstrugao
do sinal. conforme explicitado logo em seguida.

Eliminando-se totalmente o transitério, a evolucao do vetor de estados no sub-
bloco m + 1 torna-se

n—1 )
z(n) = 3 An i Brie(d). (7.19)
=0

A supressdo do transitério nos estados aconteceria naturalmente se a estrutura
do filtro fosse tal que

Apt 1 By = ARSI B, (7.20)
para j =0,1,...,mL — L. Isto implica na dupla igualdade
Ap = Amniie By = Biti1-

Neste ponto passa-se & extensdo do método original. Ele é atingido com a
aplicagao da Eq.(7.17) s consecutivas alteracGes de valor dos parametros. Conclui-se
assim que o transitdrio nas variaveis de estado é nulo em qualquer caso se, e somente
se,

44)95.4[9_,_1 eBkEBk+1,k=l,2....,m,

independentemente do valor dos coeficientes do filtro. Estas condicoes podem ser
satisfeitas por um filtro FIR transversal desde que se desprezem as amostras mais
antigas do sinal de excitacao.

De fato, as varidveis de estado do filtro FIR transversal sio amostras passadas do
proprio sinal de excitacdo, que nio é influenciado de forma alguma pela mais recente
variacao dos parametros.

Conseqiientemente, para simplificar as referéncias ao método estendido, passa-se
a usar a denominacao de filtro XFIR, que guarda de certa forma a semelhanca e a
distingdo mantida com o filtro FIR propriamente dito.

Assim, a nova implementacdo proposta neste trabalho requer simplesmente a
aplicacdo de um filtro FIR para a eliminacao dos transitérios. A resposta impulsiva
deste filtro FIR reproduz a principio a do filtro XFIR e depois torna-se uma versio
truncada quando esta cresce além do tamanho projetado para o filtro FIR. Deve-se
apenas definir a ordem deste filtro. Para tanto, sio fornecidos subsidios na secao 7.8.

A principal vantagem desta abordagem reside na memoria de estados finita do
filtro FIR ao passo que o método estendido requer memoria crescente para armazenar
o sinal de excitagdo passado na sua integridade.



CAPITULO 7. DINAMICA DA FILTRAGEM E TRANSITORIOS 94

Figura 7.11: Filtragem inversa do sinal de voz.

7.7 Efeitos variantes no tempo no analisador

O processo de anslise de um codificador CELP envolve uma estimacdo dos para-
metros de predigao linear, sendo seguido pelos processos de busca da excitacdo. Os
coeficientes de predigdo linear a; determinam o filtro inverso

Alz) =14+ apz™, (7.21)

onde p = 10 é a ordem da predicdo linear, e o filtro de sintese ponderado é dado por

1
H(z)= G (7.22)
onde 0 < 7y < 1 é o coeficiente de expanséo de faixa.

Na figura 7.7, usou-se a notacio Hq(z) para designar o filtro H(z) carregado, ou
seja, com estado inicial ndo necessariamente nulo e designou-se por Hp(z) o filtro
H(z) com estado inicial nulo ou descarregado.

A busca da excitacdo tem como referéncia um vetor-alvo u(n), derivado do sinal
de voz s(n), sem considerar qualquer sinal de excitagdo como referéncia no processo
(Fig. 7.7).

Entretanto, abstraindo-se apenas a dinamica de variacao dos parametros do filtro
de sintese, pode-se derivar um sinal de excitacao de referéncia. Esta referéncia é
o sinal residual r(n), que se obtém pela passagem do sinal de voz s(n) através do
filtro inverso do filtro de sintese (Fig. 7.11). Observa-se que este processo de anélise
foi abordado seguido pelo processo de sintese na secdo 7.2, onde o filtro A(z) e seu
inverso foram submetidos a variacGes paramétricas e estruturais.

Tome-se a estrutura FIR transversal do filtro inverso como base de comparagio
e seja sua representacao no espaco de estados dada por

z(n+1) = Apz(n)+ Bps(n) (7.23)
r(n) = Cnz(n)+ Dps(n).

Considere-se agora uma implementagdo alternativa do filtro de analise COmo, por
exemplo, a estrutura em trelica

T(n+1) = 4,7(n) + Bns(n) (7.24)
r(n) = C,T
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Seja Tt a transformagdo similar do estado da primeira realizacao no estado da
segunda, isto &,

Z(n) = T,z(n). (7.25)

A segunda representacio de estados pode ser ordenadamente expressa em funcao
da primeira representacdo e da matriz de transformacao similar como

{Am, By Crm, D} = {TinAm T2, T By Con Tt Dy ). (7.26)
Iterando a equagdo (7.24) den = —pan = 0, onde p é a ordem do filtro, obtém-se
P
z(0) = A% 12(=p) + 3 AL Brno15(—j). (7.27)
j=1

Introduzindo-se a matriz de controlabilidade C,,
Cm=|Bm AmBm A%B, --- AM'B, ] (7.28)

em (7.27) e notando-se que, para o filtro FIR transversal de ordem p, vale A2 =0,
o estado inicial do bloco atual de analise (estado final do bloco anterior) relaciona-se
com os valores anteriores do sinal através de [40]

‘T(O) == cm—ISm—l) (729)

onde -

Sm_1 = [ s(—=1) s(-=2) --- s(—p) ]
Manipulando-se a defini¢do (7.28) e as relagdes de transformacio (7.26), resulta

que a matriz de controlabilidade da segunda realizacdo é dada em fun¢do daquela da
primeira por

ém—l =Tn-1Cm-1. (730)
No filtro FIR transversal, o estado inicial é o préprio vetor de entradas passadas.

Isto pode ser visto nesta formulacdo pela construcao da matriz de controlabilidade
(Eq.(7.28)) do filtro FIR transversal, que resulta

Cm-—l == Ip.

Em conseqiiéncia, a matriz de controlabilidade da segunda implementacdo (Eq.
(7.30)) torna-se

Cm—l = Tm—l- (731)

O transitério decorrente da variacio dos coeficientes do filtro na passagem do
sub-bloco m — 1 para o sub-bloco m pode ser obtido fazendo-se Sm = 0. Resulta
assim a componente transitéria do sinal residual para o proprio sub-bloco de sinal
de voz sm. Essa componente transitéria é dada por [40]

Tm = Onz(0), (7'32)
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onde Oy, € a matriz de observabilidade do primeiro filtro. que se expressa por extenso
como

On=[CL ALCT AT?cT ... ATF'cr]" (7.33)

Manipulando-se a definicdo (7.33) e as relacGes de transformacdo (7.26), resulta
que a matriz de observabilidade da segunda realizagdo é dada em funcio daquela da
primeira por

O =20 ¥ (7.34)

Assim, o sinal residual no bloco atual decorrente apenas do estado inicial, para a

realizagdo em filtro FIR transversal. é

T'm = OmSm—l (735)

e. para a segunda realizagdo. tem-se

T = Ongle_lsm_l, (736)

onde s,,_; é o sub-bloco anterior do sinal de voz.

Tendo-se em vista todas as formas diretas e em trelica realizdveis, tem-se que
a estrutura FIR transversal é a unica em que ambas as transformacdes similares
sdo idénticas e independentes dos coeficientes do filtro e dadas por Ty =T, =
I. Assim, esta é a unica dessas estruturas de filtro inverso que apresenta efeitos
transitdrios independentes dos valores anteriores dos coeficientes do filtro.

Conseqiientemente, em decorréncia da inversio estrutural. a estrutura IIR na
forma direta I é a tnica que apresenta efeitos transitérios independentes de con-
figuragGes paramétricas anteriores sobre o filtro de sintese.

7.8 Testes de supressao de transitérios

Um codificador CELP com estrutura VSELP contendo dois dicionérios de cédigos
fixos e um adaptativo foi usado na parte inicial dos testes. Ademais, os vetores-base
dos diciondrios fixos foram aqueles definidos em [21].

Aplicaram-se os procedimentos de supressio dos transitérios nas varidveis de
estado ao filtro de ponderagdo perceptiva e ao filtro de sintese ponderado, ambos no
codificador, e também ao filtro de sintese do decodificador.

O conjunto de sinais usado nesses testes iniciais consiste em 13 frases da base de
dados TIMIT (segdo 5.2).

Os testes com os filtros variantes no tempo implementados na forma direta I
recorrente revelaram que a supressao de transitérios nas varidveis de estado nio
garante uma reconstru¢ao mais precisa na saida (Tabela 7.2).

Adicionalmente, o filtro FIR transversal foi testado para verificar a obtencdo de
reconstrucao equivalente ao filtro XFIR. Uma comparacio de filtros FIRs de véarias
ordens com a referéncia XFIR revela que uma resposta impulsiva de um bloco de
comprimento (160 amostras) j4 fornece uma SNRSEG muito préxima ao passo que
uma duracdo de dois blocos satisfaz um critério mais conservador.
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Tabela 7.2: Desempenho de reconstrucéo do sinal de codificadores VSELP com filtros
de sintese IIR na forma direta I, FIR estendido e FIR, transversal em funcao da ordem
dos filtros para o subconjunto de sinais TIMIT.

Estrutura | Ordem do filtro | SNRSEG (dB)
IIR 10 10,2003
XFIR 00 9,5900
FIR 40 8,9708
FIR 80 9,5639
FIR 160 9,5961
FIR 320 9,5901
FIR 480 9.5901

Os testes com estruturas IIR foram restritos & forma direta I devido a resultados
anteriores que indicam sua superioridade em codificadores VSELP da norma IS-54
quando testados com as estruturas em treliga, trelica normalizada e com a forma
direta II transposta (segdo 7.4).

7.9 Treinamento do quantizador da excitacao

Os testes de reconstrugdo de sinais na secéio 7.8 usaram os vetores-base definidos
Na norma IS-54 para os diciondrios fixos do codificador VSELP [21], que foram
treinados sobre uma base de dados nédo disponivel com distribuicdo inicial gaussiana
das amostras dos vetores-base [25].

Como o filtro de sintese do codificador VSELP padrao é implementado como IIR
na forma direta I, existe a possibilidade de que um vicio estatistico em favor desta
estrutura tenha se acumulado durante o processo de treinamento dos diciondrios
fixos.

Conseqiientemente, treinaram-se os vetores-base com o subconjunto de sinais des-
crito na secdo 7.8, sendo que os vetores-base foram inicialmente escolhidos de duas
distribuicdes, que sdo a gaussiana e a laplaciana de médias nulas e de variancias
unitdrias (secido 2.2).

O treinamento com distribuicio inicial gaussiana foi realizado num computador
PC Pentium com Windows NT e o de distribuicdo laplaciana foi executado numa
estacao de trabalho SPARC 10, necessitando por volta de 2 dias e 15 horas e 2 dias
e 13 horas de tempo ininterrupto, respectivamente, por iteragao.

Treinaram-se os dicionarios fixos de acordo com o algoritmo apresentado na secio
4.9. Os resultados desses testes estdo nas Tabelas 7.3 e 7.4 e revelam que [57]:

e o filtro IIR na forma direta I é superior ao FIR transversal;

® 0s vetores-base distribuidos laplacianamente no inicio conduzem a melhores
diciondrios do que os distribuidos gaussianamente no inicio.
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Tabela 7.3: Resultados em SNRSEG dos treinamentos dos dicionarios fixos do
VSELP com a partigdo de teste da base de dados TIMIT para 8 iteragoes.

Estrutura | Distribuicdo | Ordem | SNRSEG (dB)
do filtro inicial do filtro | inicial final
FIR Gaussiana 160 | 7.2547 | 8.0056
FIR Laplaciana 160 | 7,3249 | 8,0078
FIR Gaussiana 40 | 6,5379 | 7,1242

Tabela 7.4: Distorcdo resultante em PSQM apds os treinamentos dos diciongrios
fixos do VSELP com a partigdo de teste da base de dados TIMIT para 8 iteracoes.

Estrutura | Distribuicao | Ordem PSQM

do filtro | inicial do filtro | inicial final
FIR Gaussiana 160 | 2.4270 | 2.2928
FIR Laplaciana 160 | 2.3416 | 2.2940
FIR Gaussiana 40 | 2.6672 | 2,5511

Os incrementos de desempenho em SNRSEG obtidos ao longo dos treinamentos
encontram-se nas Figuras 7.12, 7.14 e 7.16 e os incrementos de distorgao em PSQM
estao nas Figuras 7.13, 7.15, e 7.17 para as seguintes condicdes, respectivamente:

e distribuicdo inicial gaussiana e filtro FIR160:
e distribuicdo inicial laplaciana e filtro FIR160:
e distribuicdo inicial gaussiana e filtro FIR40.

Comparando-se os incrementos de desempenho com aqueles registrados na lite-
ratura (secdo 4.9), nota-se que os treinamentos efetuados foram eficazes, pois

FIR160(Gauss): ASNRSEG¢ 4ino = 0,7509 dB
FIR160(Gauss): APSQM; aino = -0,1342
FIR160(Laplace): ASNRSEGy_ oino = 0.6829 dB
FIR160(Laplace): APSQM; eino = -0,0476
FIR40(Gauss): ASNRSEG; qino = 0,5863 dB
FIR40(Gauss): APSQM, eino = -0,1161.
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Figura 7.12: Desempenho incremental para filtro FIR160 ao longo do treinamento
dos vetores-base do codificador VSELP IS-54 com filtro FIR em 8 iteragdes sobre a
particao de teste do TIMIT a partir de populacdo inicial distribuida gaussianamente.

Tabela 7.5: Desempenho do ACELP sobre a particdo de teste da base de dados
TIMIT para filtros IIR direta I e FIR com comprimentos 60 e 240.

Medida IIR-I | FIR-I | FIR-I
240 60

SNRSEG (dB) | 9,4371 | 9,1472 | 9,1728

PSQM 2.0848 | 2,1619 | 2,1575

7.10 Influéncia do comprimento da resposta im-
pulsiva

O comprimento da resposta impulsiva nas implementagées FIR transversais do
filtro de sintese pode ser consideravelmente reduzido sem afetar o desempenho.

Os resultados com o codificador ACELP da recomendagdo G.723.1 (Tabela 7.5)
revelam uma equivaléncia de desempenho para comprimentos da resposta impulsiva
truncados na duracao do bloco ou do sub-bloco, inclusive com uma ligeira superior-
idade deste iltimo caso.

Entretanto, deve-se registrar que estes resultados sio dependentes da estrutura
dos diciondrios de cédigos fixos, pois com o codificador VSELP verifica-se uma queda
considerdvel de desempenho quando a resposta é truncada no comprimento do sub-
bloco como se depreende dos dados constantes da secao 7.9.
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Figura 7.13: Distorcao incremental para filtro FIR160 ao longo do treinamento dos
vetores-base do codificador VSELP IS-54 com filtro FIR em 8 iteracoes sobre a
particao de teste do TIMIT a partir de populacdo inicial distribuida gaussianamente.

7.11 Influéncia de ruidos na linha telefénica

Adaptou-se uma implementacdo do codificador MP-MLQ/ACELP definido pela
norma G.723.1 [32] para poder assumir estruturas alternativas IIR direta I e FIR
transversal no filtro de sintese.

Esta configuragdo permite testar a influéncia da precisdo numérica bem como
de ruidos presentes na ligacio telefonica sobre o trabalho de reconstrucdo do sinal.
Ademais, este codificador permite o teste de duas taxas de transmissao, que sio 5,3
e 6,3 kbit/s.

Selecionaram-se os sinais limpos da base de dados TIMIT [23] e as suas corres-
pondentes versoes corrompidas com ruido de linha telefénica foram tomadas da base
de dados NTIMIT [36].

Estes testes foram realizados com o conjunto completo de sinais das particdes de
teste das bases de dados TIMIT e NTIMIT (segdo 5.2).

A medida de distor¢do objetiva PSQM, descrita na secdo 5.4, (Tabela 7.7), que
incorpora caracteristicas perceptivas do aparelho auditivo humano, foi usada em
conjunto com a medida de qualidade de reconstrucdo SNRSEG (Tabela 7.6).

Os resultados dos testes indicam que os efeitos transitérios comparativos entre
estruturas do filtro de sintese numa dada taxa sido mais significativos para os sinais
limpos que para os sinais ruidosos.
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Figura 7.14: Desempenho incremental para filtro FIR160 ao longo do treinamento
dos vetores-base do codificador VSELP IS-34 com filtro FIR em 8 iteragoes sobre a
particao de teste do TIMIT a partir de populacdo inicial distribuida laplacianamente.

7.12 Consideracoes finais

Em termos absolutos, a adogdo de um modelo para o sinal de excitacdo, indepen-
dente dos detalhes especificos do quantizador usado, revelou-se determinante para o
desempenho ocasionado pelas diversas estruturas de filtros de sintese.

Entretanto, em termos relativos, vantagens comparativas de implementacdo po-
dem compensar as perdas inerentes. que, dependendo da estrutura do dicionario de
inovagdes, podem ser consideravelmente reduzidas. Um caso de perdas reduzidas de
desempenho ocorren com o ACELP com resposta impulsiva truncada (secdo 7.10).

Tabela 7.6: Desempenho do codificador G.723.1 para duas estruturas de filtro de

sintese medida em SNRSEG (dB) sobre toda a extensdo da particdo de teste da base
de dados.

SNRSEG (dB)

Base de Taxa [IR-I FIR-I

dados (kbit/s) (ordem 240)
TIMIT 3,3 | 9,4216 9,1297
TIMIT 6.3 | 10,7622 10,4157
NTIMIT 53| 7.1988 7.0793
NTIMIT 63| 8,4504 8,3212
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Figura 7.15: Distorcdo incremental para filtro FIR160 ao longo do treinamento dos
vetores-base do codificador VSELP 1S-54 com filtro FIR em 8 iteragOes sobre a
parti¢ao de teste do TIMIT a partir de populacdo inicial distribuida laplacianamente.
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Figura 7.16: Desempenho incremental para filtro FIR40 ao longo do treinamento
dos vetores-base do codificador VSELP 1S-54 com filtro FIR em 8 iteracées sobre a
particao de teste do TIMIT a partir de populacio inicial distribuida gaussianamente.
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Figura 7.17: Distor¢do incremental para filtro FIR40 ao longo do treinamento dos
vetores-base do codificador VSELP IS-54 com filtro FIR em 8 iteracoes sobre a
particao de teste do TIMIT a partir de populacdo inicial distribuida gaussianamente.

Tabela 7.7: Distorgdo introduzida pelo codificador G.723.1 para duas estruturas de

filtro de sintese medida em PSQM sobre toda a extensio da particao de teste da base
de dados.

PSQM
Base de Taxa | IIR-I FIR-1
dados (kbit/s) (ordem 240)
TIMIT 5,3 | 2,2800 2,3821
TIMIT 6,3 | 2,0292 2,1851
NTIMIT 3,3 | 2,4213 2,4876
NTIMIT 6,3 | 2,0727 2,1409
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Capitulo 8
CONCLUSAO

Apresentaram-se os codificadores preditivos usados em comunicacdes com énfase
nos codificadores CELP. Para esta classe de codificadores. descreveram-se de forma
abrangente as caracteristicas comuns dos dicionérios adaptativos e dos fixos estru-
turados.

Na busca conjunta AMPE-JPAS proposta no Capitulo 6, o niimero de elementos
pesquisados corresponde a 4% dos elementos pesquisados na busca exaustiva de
posicées e menos de 40% do nimero médio de elementos pesquisados na busca foca-
lizada.

O ndmero de coeficientes de autocorrelacio calculados pelo AMPE-JPAS é 36%
do nimero calculado pela busca focalizada. Exemplificando, em testes com sinais de
voz, o numero de vetores-codigo pesquisados por busca pelo AMPE-JPAS é préximo
de 40% daquele pesquisado pela busca focalizada e apenas 3,7% do ntmero testado
pela busca exaustiva de posicées. Em relacdo ao desempenho, os resultados sinalizam
uma equivaléncia entre os dois métodos de busca pois. embora a busca conjunta
incorra numa perda relativa de relagdo sinal-ruido segmentada de 0.2 dB para alguns
sinais, a melhora obtida sobre 1680 sinais da base de dados TIMIT acarreta uma
reducao de 0,14 pontos na distorcio PSQM média.

Como continuagdo deste trabalho de pesquisa de buscas eficientes de inovagGes,
ainda no contexto dos codificadores ACELP, é interessante confrontar os trés métodos
de busca analisados com as buscas eficientes do codificador melhorado para a taxa
completa da telefonia celular digital TDMA, norma IS-641, e o codificador para trans-
missdo multimidia simultanea de voz e de dados (DSVD) da recomendagdo G.729A
da ITU-T (segdo 2.8). Alerta-se nesta questdo que estes codificadores ACELP ope-
ram sobre uma grade de posicdes diferente, sendo necessaria sua substituigdo pelas
grades do G.723.1 antes dessa cdmparagéo. De outra forma, devem-se inserir essas
técnicas de busca no contexto do codificador G.723.1 para possibilitar comparacdes
diretas.

Como base de comparagdo preliminar, podem ser considerados os dados publica-
dos em [30] sobre o codificador IS-641, relatando que o método de busca de inovacgdes
usado percorre apenas 9% do espaco admissivel de excitagées enquanto, em relagdo
ao codificador G.729A, a busca é restrita a 320 inovacoes, representando 3,9% dos
vetores-cdigo [61]. Este ltimo codificador tornou-se mais eficiente ao custo de uma
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queda de aproximadamente 0,2 dB da relacio sinal-ruido.

Além das buscas eficientes de inovagoes para o filtro de sintese, abordaram-se os
transitorios causados pela varidncia no tempo deste filtro bem com seu tratamento
através da selecdo da sua estrutura e das caracteristicas populacionais dos dicionarios
fixos.

No Capitulo 7, em varias situagdes de teste, confirma-se na média a previsio do
estudo de transitdrios no analisador: o filtro de sintese na forma direta I com simples
transferéncia dos estados entre sub-blocos tem o melhor desempenho. O treinamento
dos vetores-base do diciondrio VSELP nao consegue elevar o desempenho da estru-
tura FIR transversal sobre o do IIR na forma direta I. Ademais, o desempenho do
filtro de sintese FIR transversal cai muito quando o comprimento da resposta irm-
pulsiva passa da dimensao do bloco para a dimensdo do sub-bloco. Entretanto, com
o codificador ACELP, o desempenho mantém-se com este nivel de truncamento da
resposta impulsiva. Ainda, a perda de desempenho situa-se na média de 0,3 dB
ao usar-se o FIR transversal no ACELP contra a perda de 0.9 dB para o VSELP
para situagoes equivalentes. Portanto. no caso do ACELP, outras consideracées de
implementacdo podem determinar a preferéncia estrutural. Finalmente, analisam-se
as diferencas de desempenho para o ACELP na presenca de ruido telefénico. Nesse
caso, a distincdo estrutural reduz-se a 0,1 dB.

Além das técnicas de supressao de transitérios abordadas no Capitulo 7, que se
aplicam nos instantes de transicao entre sub-blocos, existem propostas que antecipam
a ocorréncia dos transistérios no préprio processo de busca da excitagio [17].

Ademais, as medidas de desempenho realizadas foram comparagoes com um sinal
de voz original. Como extensdo do trabalho, ¢ interessante avaliar o sinal isolada-
mente. Essa situagdo de avaliagdo do sinal isolado ocorre na sintese de voz. E notavel
que, em testes subjetivos de sintetizadores de voz, se tenham verificado correlagdes
negativas entre distorgdes temporais e o indice médio de opinido (MOS) [60].
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