UNIVERSITE DES SCIENCES ET DE LA TECHNOLOGIE
HOUARI BOUMEDIENNE (USTHB) - ALGER

FACULTE D’ELECTRONIQUE
DEPARTEMENT D’ ELECTRONIQUE

THESE

Présentée a TUSTHB pour obtenir le diplome de

MAGISTER

Spécialité en Electronique

Electronique des systemes
Par

Kamel AMIR

Conception et réalisation d’un codeur/décodeur de
la parole a 8 kbits/s et a faible retard

Soutenue le : 16-12-2002 devant le jury :

Mr. HAOUACINE Professeur, USTHB

M:r. HALIMI Chargé de recherche, CDTA
Mme. GUERTI Maitre de conférence, EMP
Mme. BOUDRAA Maitre de conférence, USTHB

M:r. DJERADI Maitre de conférence, USTHB

Président
Directeur de thése
Examinatrice
Examinatrice
Examinateur



Table des matieres

INtroduction GENEIaAle. ..o e e,
Chapitre 1

L. GNAIAlI S, .. e

1.1. Mécanisme de la phonation...........c.oo e e,

1.2. Spectre du signal de parole..........cocoiii i
O T - T 1 [ of TP
1.2.2. Cavité supra glottiqUue..........ccooeiie i,

1.3. Les redondances dans le signal parole.............ccoooviiii i,

1.4. Propriétés statistiques du signal de parole.................ccoeei i,

1.5. Classification des codeurs de la parole...........cccoviiiiiiiiiiiiiii i,
1.5.1. Codeurs par forme d’ondes............c.oeviiiiiiiini i e
1.5.2. VOCOABUIS. .. ..ttt e et e e e e e e e e e e
1.5.3. Codeurs hybrides..........ccoviiiiii e

1.6. Systemes de tranSMISSION........ueui it et e e e ee e
1.6.1. Chaine de communication NUMErIQUE. .. .........coevirieririneaeninanns
1.6.2. Attributs des codeurs de parole..........c.oovviiiiiiiiiiii e

1.6.2.0. QUAlite. ...
1.6.2.2. Débit binaire.......ccooiiuie i
1.6.2.3. COMPIEXItE. .. euee i e e e
1.6.2.4. Retard de cOmmUNICAtION...........ovuiie i e,
1.7.Mesurede laqualité..........ccooiii it
1.7.1. Mesure objective de la qualité.............coooiiiiiii i
1.7.2. Mesure subjective de la qualité..............ccooiiiiii i,
A T Y o T

1.8. La quantification vectorielle.............ccoei i,
1.8, INtrOAUCTION. .. ..t it e e e e e e e e e e e e aen e
1.8.2. Principe de la quantification vectorielle.....................ooi it
1.8.3. Quantification vectorielle optimale...............coo i,
1.8.4. Quantification vectorielle appliquée au codage.......................

IR TR S I = oo To [ U | PP



1.8.4.2. L& UECOURUI ... ...uitiie it it e e e e e e
1.8.5. Schéma général d’'un quantificateur vectoriel.........................
1.8.6. Algorithme de Lloyd généralisé (Generalized Lloyd Algorithm)...
1.8.7. Conception du dictionnaire initial...............ccoi i,

N TR 0 (o [ 1] ] o
Chapitre 2

2. Codeur hybride utilisant la prédiction linéaire..........................
P20 I 1 11 o T 3 ox 1 o o 1R U
2.2. La prédiction COUrt teIME... ... .o ieis it et e e e e e
2.3. Méthode d’autocorrélation.............oovvie it e
2.4. Méthode de COVAarianCe.........cvuuie it e e e e
2.5. Algorithme de résolution...........cc.oeiie i e e
2.6. La prédiction long terme.........ciieii i e e e
2.7. L’analyse par SYNtheSe........ooviiiiii i e e e e

2.7.1.Le codeur CELP.......o i e e e
2.7.0. 0. INtrodUCTION. .. ce e et

2.7.1.2. Principe des codeurs CELP...........ccoiiiiiiiiiiiiii s

2.7.1.3. Modéle de synthese de la parole dans le CELP..........

2.7.2. Introduction d’un facteur perceptuel...............cooiviiiii i,
2.7.3. Laséquence optimale..........coviieeie i e e e

2.8, CONCIUSION. ..ttt et e e e e e e e e e e e e e

Chapitre 3

3. Codeur afaibleretard............ccoiiiiiiiiii
0 0 I [ 1o o [ 33 1 o o NP
3.2. PrinCIpe du LD-CELP ... e
3.3. Prédiction LPC d’ordre SUPEIEUI..........uvieieiitieeiiie i eeee e
3.4. Opération de fEeNLrage. .. .......ouvuiie it e e e
3.5. Filtre perceptuel de pondeération...........c.oevieveiiiiiii i e e
3.6. PrédiCtion de gain.......c.vuiiiiii it e e e e e e
3.7, CONCIUSION. .. ettt e e e e e e e e

Chapitre 4

34
34
34
37
38
40
41
41
43
43
43

46
47
48



Vi

4. Algorithme du LD-CELP (G.728).....ccviiiiiiiiiiiiiie e, 64
4.1. Encodeur LD-CELP.......ccciiiii i i, B4
411, BUFfEI ...t e e, OB

4.1.2. Adaptation du filtre perceptuel de pondération....................... 66

4.1.3. Filtre perceptuel de pondération..................eceevveeviieine e, 66

4.1.4. Filtre de synth@se...........cccooeiiiiiiiiiiii e i e BB

4.1.5. Calcul du vecteur cible (target) ..........cccoveviiiivii i, 67

4.1.6. Adaptateur du filtre de synthése...............coocoii i, 67

4.1.7. Adaptateur gain du vecteur d’excitation................ccoovvivennen. 69

4.2. Recherche de I'excitation optimale.............coocoiiiiiiiiicic i, 71

4.3. Quantification vectorielle de I'excitation.............c.coceiiiiiiiiiiiin e nes 74
4.4. Conception du dictionnaire “forme”..........cocoiiiii i, 76

4.5. Conception du dictionnaire “gain”..........ccoovieeiieen i ean 78

4.6. CONCIUSION. .. ..ottt et e e e e e e e e e e e e e 79

Chapitre 5
5. Le LD-CELP 8 KBITS/S... o e e e, 80
5.1. Le LD-CELP 8 KB/S avec trames de 10 échantillons...................... 80
5.2. Le LD-CELP 8 KB/S avec prédicteur long terme adaptatif ................ 84
5.2.1. Paradigme du dictionnaire adaptatif...................c.ccoviiiiinns 84

5.2.2. Définition et réalisation............ccovve i iiiiiiaeeee.. 85

5.2.3. Détermination de I'excitation...........coo oo 88

5.2.4. Le LD-CELP 8 kb/s avec prédicteur long terme backward........ 90
5.3. Résultats et tracé des signaux originaux et synthétiques.................. 92
5.3.1. Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et LPC=50.............. 92
5.3.2. Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et LPC=20............... 95
5.3.3. Le LD-CELP avec dictionnaire stochastique et LPC=50........... 99
5.3.4. Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et pitch backward..... 102
5.3.5. Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et pitch forward........ 107
5.4, CONCIUSION. .. .eet e e e e e e e e 111
Conclusion g8NATale. ... ... oo e e 112

Références bibliographiques. ..., 114



Liste des tableaux

11

1.2

3.1

51

52

5.3

54

5.5

5.6

57

RSB segmental et RSB conventionnel.............cooooiii i 22
Scores pour les codeurs les plus courantS..........c.ooveeeii i e, 23
Types d’adaptations pour le CELP conventionnel etle LD-CELP.................. 63
Performance du codeur LD-CELP 8kb/s

( 7 bits pour la forme + 3 bits pour le gain et sans prédicteur long-terme).... 84

Amplitudes et positions des impulsions pour le dictionnaire forme 14 bits Low-
Delay ACELP ...t e e 92
Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de 20

échantillons, un dictionnaire algébrique de 14 bits et LPC=50..................... 93
Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de 20

échantillons, un dictionnaire algébrique de 14 bits et LPC=20..................... 95
Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec trames de 20 échantillons

et un dictionnaire algébrique de 14 bits (7 bits x 7 bitS)..........ccccoviiiiiiinnns 99
Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec trames de 20 échantillons,

un dictionnaire algébrique de 14 bits, LPC=20 et prédicteur pitch backwad..... 103
Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec trames de 20 échantillons,

un dictionnaire algébrique de 7bits, LPC=20 et prédicteur pitch forward........ 107



vii

Liste des figures

11
1.2
1.3
14

15
1.6
1.7

1.8

1.9

1.10
1.11
1.12
1.13
1.14

2.1
2.2
2.3
2.4

2.5
3.1
3.2

3.3

Appareil PhonNatoire. ... ..o e e
Vues du larynx a) vue de haut b) coupe verticale...................cooo v
Modéle générale de production de laparole...........ccooviiiiiiiiiii i,
(a) Segments de parole non voisée et voisée. (b) Puissances spectrales
calculées dans les régions non voisées et voisées respectivement. La
puissance spectrale est calculée sur des segments de 30 ms et pondérés
par une fenétre de Hamming..........oeouiie i e
Représentation temporelle d’'un Mot............ocoii i e
Exemple de tranche voisée (a )et non voisée (D).........ocovveveiiiiiiieiineiennn,
Evolution de la variance de la parole court-terme a) signal de 2.24 s et b)
signal parole different de 2.39 S........oii it
Codage numérique pour compression de SignauX ........o.veeveevveiennneennnn.
Schéma bloc d’'un systéme de communication numeérique.......................
Critéres de performance d'un COAEUN..........ccoiiiiiiiiie e
Relation entre le débit de codage et la qualité de parole.................. .......
Schéma général d’'un quantificateur vectoriel..................coeiii i,
Schéma de fonctionnement de l'algorithme de Lloyd..............................
Structure obtenue pour une source gaussienne aprés une seule itération
(proche de la structure 1-6-9 qui est la structure optimale pour cette

£ST0 LU (0T )
Diagramme bloc du formant.............coooiiiii i
Principe de la modélisation parameétrique............ooveviiiieiie e
Modeéle de synthése de la parole..........cooiiiiiiiiiiie i e
Spectre du signal et module de la réponse en fréquence de la fonction de
pondération W(z) = A(z)/A(zly) pour trois fenétres avec y =0.8................
Procédure pour trouver la séquence optimale.............cocoe i venn.
Codeur et Décodeur LD-CELP (Code Excited Linear Prediction)...............
Evolution du gain de prédiction en fonction de prédiction du filtre de

£ 110 =]
Exemples de réponses impulsionnelles pour des filtres a réponse

impulsionnelle infinie avec un pole réel double & Z=—0t .......cceviviininnies

47



viii

3.4 Structure pour le calcul récursif de la fonction d’autocorrélation estimée

pour une analyse d’'ordre N....... ..o 57
3.5 Déplacement du filtre perceptuel vers les deux branches d’entrées........... 59
3.6 Densité spectrale de I'erreur a- sans pondération b- avec pondération...... 60
3.7 PDFs des gains normalisés avec et sans adaptation backward du gain...... 62
4.1  Schéma bloc détaillé de I'encodeur LD-CELP............ccoiiiiiiiiiiiii i 65
4.2  Adaptateur pour le filtre perceptuel......... oo 66
4.3  Adaptateur du filtre de Synthése............ccooiii i, 68
4.4 Schéma du prédicteur du gain d’excitation du G728.................ccoeveenennnn. 69

4.5 Introduction de la technigue ZIR et procédure de sélection de la meilleure
EXCITALION ... .ttt e e e e e e 71
4.6 Histogramme du gain optimal obtenu durant la conception du
dictionnaire "forme" donnant le meilleur RSB segmental..................... 78
5.1 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase M3..... 81
5.2 Exemple de phrase codée F2 a) signal original b) signal synthétique c)

signal erreur pondéré d) signal excitation.............c.ccooei i, 83

5.3 Synthése Pitch dans les codeurs CELP vue comme une opération de

11111 7> T = 84
5.4  Analyse par synthése dans un codeur CELP avec dictionnaire adaptatif.... 85
5.5 Une alternative pour la procédure de sélection du dictionnaire adaptatif..... 86
5.6 Procédure de réactualisation du dictionnaire adaptatif............................ 87

5.7 Comparaison de forme d'onde d'un segment de parole de la phrase M1.

(a)- signal original. (b)- signal synthétique..............ccooiviii i, 93
5.8 Exemple de phrase codée M1 a) signal original. b) signal synthétique...... 94
5.9 (1) Puissance du signal de parole. (2) Evolution du RSB en fonction du

temps. (trames de 240 échantillons)...........ccoo oo, 95

5.10 Comparaison de forme d'onde d'un segment de parole de la phrase M1.

(a)- signal original. (b)- signal synthétique.(LPC=20)..............cccoeviinnnnn. 97
5.11 Exemple de phrase codée M1 a) signal original b) signal synthétique.

(I @0 ) 98
5.12 (1) Puissance du signal de parole (2) Evolution du RSB (trames de 240

€chantillons). (LPC=20)......ci i e e e e e e e 99

5.13 Codage de F1. (a) signal original. (b) signal synthétique.......................... 100



5.14

5.15
5.16

517

5.18

5.19

5.20

521

Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F1.
(@) signal original. (b) signal synthétique..............cocoiviii i, 101
Structure du codeur avec prédicteur pitch backward......................ooe. .. 102

Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F4.

(a) signal original. (b) signal synthétique.............cccoiiiii i 104
Codage de F4 . (a) signal original. (b) signal synthétique........................ 105
évolution du RSB en dB par rapport a la puissance du signal original........ 106

Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F4.
(a) signal original. (b) signal synthétique...............ccooiiiii i, 109
Représentation du signal original et son synthétique pour la phrase F4.
(a) signal original. (b) signal synthétique...............ccooeiiii i 110

évolution du RSB en dB par rapport a la puissance du signal original........ 111



Xi

Liste des Acronymes

Premiére apparition dans les pages

MIC Modulation d’'Impulsions COdE€es...........coviiiiiiiie i e, 2

PCM Pulse Coded Modulation...... ..o e 2

MICDA Modulation d’Impulsions Codées Différentielle Adaptative................ 2

ADPCM Adaptative Delta Pulse Coded Modulation..............cccoccieiiiviiiiinnnnn. 2

CELP Code Excited Linear PrediCtion............ooovii i 3

LD-CELP  Low Delay Code Excited Linear Prediction...................cooooeiiii i 3

LPAS Linear Prediction Analysis by Synthesis..............ccoociiii i, 3

MOS Mean OPINION SCOME... ...ttt e e e et e e e 18
LPC Linear Prediction CodiNg..........vviuiieie it e e e e e 20
RSB Rapport Signal @ Bruit.............oeii i e e 21
RSB seg. Rapport Signal a Bruit segmental.............cccoooiiiiiiii i, 21
DRT DiagnostiC RNYME TeST......oui it e e 22
DAM Diagnostic Acceptability Measure.............cooviiiii i i e 22
Qv Quantification Vectorielle...... ..o, 24
GLA Generalized Lloyd Algorithm..........coooiiii e, 30
ARMA Auto Régressif a Moyenne AJUStEE..........cv i it e, 35
MA MOYENNE AJUSTER. .. it et e e e e e e e 35
AR AULO REGIESSIf. .. i s 35
ACELP Algebric Code Excited Linear Prediction...............ccovei i 43
RMS ROOt MEAN SOUANE. .. .. et it e et e e e e e e e e eae s 61
PDF Probability Density FONCHON..........cccoiiii e e e, 62
IIR Infinite IMPUISE RESPONSE... ... it e e e e 63
ZIR ZEr0 INPUL RESPONSE. ...t e e 71
MSE Mean SQUAred EITOr..........iv et e e e e e 72
LBG LINDE BUZO GRAY (AIQOrithme)........cccovii i e e, 74

LTP Long Term PrediCtor. ... e e e e 84



gadla

anl (e zenal Al Jale Ll Slaie W1 4 sea 5 (@811 e gl
Jalall 3] 3301 JLERY) VD (e IS L3 clalaiae Yl

16 (8N <l | D-CELP el ekt ) (ool ASeill eciladaina
Alilie 2 g sboy Cimin JAl 35 A ) Ao i) 3 AN 8 LS
G728 4pand Cai UIT 42 ok (e 4ple 488) gall Cuad o0 ) sad) 12a

O A daja 53 SN e ye il aida g kY oda Ul 8
10 (ssbon DAL 54l e cun LS g (3835 sl 3558 3400 300
glad el aall dlee 8 abaill A 50 (bl 3 08 5 Ailialia
g Sl ghiaal) i Juala (Ml il Gllae Jysady @lld g e il
Gl Aglee b el Aa y apsddl IR s i) A Uileatad Sl
(PITCH) 22811 3 jLiie) 4y ) 53 ara yil i i e Llaatiol) 5, galall &

dae g el Jadl A 2D ja e o)) il dae g gall il
,e)&!\i\wﬁ&q)z}ﬁcb&f@smsa\wwi



Résumé

La caractérisation des codeurs de la parole est traditionnellement basée sur trois
criteres fondamentaux : qualité, débit et complexité d'implémentation. Récemment, le facteur
retard (ou délai) est devenu une spécification importante pour beaucoup d’applications. Un
choix rigoureux du retard pour les applications & réseaux a conduit au développement du
codeur LD-CELP 16 kb/s de qualité supérieure (toll quality) et avec un retard dans un seul
sens de seulement 2 ms. Cet algorithme a été adopté par le CCITT comme recommandation
G728.

Dans notre these, nous décrivons I'extension apportée au codeur réalisé au CDTA
(équivalent du G728) afin d’obtenir un codeur a faible retard (<=10 ms) et opérant a 8 kbits/s.
Donc un LD-CELP 8 kb/s a été congu en doublant la taille du vecteur d’excitation de 5 a 10
échantillons et en gardant le méme algorithme. Le LD-CELP 8 kb/s produit un signal de
parole plutét bruyant. La conclusion que nous pouvons tirer a partir de cette expérience est
claire : pour avoir une meilleure qualité de parole a 8 kb/s avec un faible délai, nous devons
exploiter la redondance du pitch de fagon explicite. Pour cela, hous avons augmenté la taille
des trames a 20 échantillons (2.5 ms) et avons rajouté un prédicteur pitch. Dans une
premiére étape, I'adaptation du prédicteur pitch s’est faite en backward (a posteriori) et pour
la seconde étape elle s’est effectué en forward (a priori). L'ordre du filtre LPC a été réduit a
20.

Les mesures objectives montrent que le codeur donne une meilleure qualité apres
l'incorporation du prédicteur pitch. Afin de réduire la complexité de calcul, nous avons utilisé
un dictionnaire algébrique et la technique du Backward Filtering.

Le codeur LD-CELP a 8 kb/s est utilisé dans les réseaux téléphoniques et peut étre
utilisé comme programme de compression de signaux de parole dans les supports de

stockage.



Abstract

Speech coders have traditionally been characterized on the basis of three primary
criteria : quality, rate and implementation complexity. Recently delay has also become an
important specification for many applications. A very stringent delay objective for network
applications, led to the development of the 16 kb/s LD-CELP algorithm, with toll quality and a
one-way delay of only 2 ms. This algorithm has been adopted as CCITT Recommendation
G.728.

In our thesis, we describe our attempts to extend the G728 in order to have a low
delay codec operating at 8 kbits/s. So a G.728-compatible 8 kb/s LD-CELP is designed by
doubling the excitation vector dimension from 5 to 10 samples and keeping the same
algorithm. The 8 kb/s LD-CELP coder produced rather noisy speech. The conclusion from
this experiment was clear: to achieve a better speech quality at 8 kb/s with low delay, we
need to exploit the pitch redundancy explicitly. Hence, we have taken a frame delay of 2.5
ms (20 samples) and added in a first step a backward adaptive pitch predictor and in the
second step a forward adaptive pitch predictor. The LPC order predictor is reduced to 20.

Objective measures show that the coder achieves better quality after the
incorporation of the pitch predictor. In order to reduce the computational complexity we used
an algebraic codebook and the Backward Filtering technique.

The 8 kb/s LD-CELP is used in telephonic and sub-telephonic networks and may be

used as compression program for speech supports.



Introduction Générale

Pour transmettre (ou stocker) un signal, que cela soit de la parole, de la musique ou
des images, on utilisait jusqu'a une époque récente presque exclusivement des chaines de
communications analogiques. A cause des perturbations et des bruits apparaissant
inévitablement dans le canal de transmission, le signal reconstruit au récepteur ne pouvait
étre une réplique exacte du signal émis. L'avantage principal des chaines de communication
numériques, largement utilisées actuellement, est de pouvoir transmettre un message
obtenu par numérisation d’'un signal avec un taux d’erreur aussi faible que I'on veut. On
entend par numérisation d'un signal a temps continu s(t) la réalisation d’'un échantillonnage
(discrétisation de I'axe temporel) et d'une quantification (discrétisation des amplitudes).
L’inconvénient de cette technique est d’'introduire une distorsion lors de la numérisation et de
nécessiter une plus large occupation spectrale lors de la transmission. Pour économiser les
ressources des canaux de communication, on cherche a compresser le signal numérisé.
C’est cette double opération de numérisation et de compression que I'on appelle codage de

source [1].

Cette double opération de numérisation et de compression doit se faire en respectant
un certain nombre de contraintes que I'on retrouve habituellement quel que soit le signal et
quelle que soit I'application mais a des degrés divers. Définir un codeur est, comme souvent
en traitement de signal une affaire de compromis.

Il faut d’abord, pour un débit visé, évaluer la dégradation apportée au signal et se
demander si cette dégradation est tolérable. C'est un probléme difficile parce que
I'évaluation de la dégradation de fagon objective a I'aide d’'une mesure de distorsion du type
erreur quadratique moyenne ou rapport signal sur bruit est insuffisante. Bien s(r, pour
mettre en place un développement théorique ou pour définir des algorithmes, on utilisera de
telles mesures mais, en derniére analyse ce qui comptera sera l'opinion subjective de
I'utilisateur et cet utilisateur peut avoir des désirs trés variés. Par exemple, il existe souvent
entre les exigences des militaires et le souhait du grand public des différences marquées :
un codeur de parole pour des militaires ne devra pas avoir les mémes caractéristiques qu’un
codeur pour le grand public.

Il faut ensuite rendre le colt du traitement inférieur a un certain seuil. Une nouvelle
fois, c’est une notion trés relative. Pour un signal de parole, dans des applications de type
téléphonie, le critere habituel est la possibilité d’implanter tous les algorithmes nécessaires

dans un seul microprocesseur de traitement du signal.



Il faut également garder une bonne robustesse aux erreurs de transmission.
L'affirmation précédente, a savoir que l'avantage principal des chaines de communication
numeriques est de pouvoir transmettre un message avec un taux d’erreur aussi faible que
I'on veut, correspond a une vision “idéaliste”. Dans la pratique, spécialement lorsque I'on
utilise le canal radio pour la transmission du message, il faut protéger fortement I'information
et malgré cela, des erreurs désagréables restent inévitables. Malgré son importance, il est
encore peu habituel de chercher a optimiser conjointement le codeur de source et le codage
du canal. On continue a appliquer le deuxieme théoreme de Shannon qui explique que
I'optimisation d’une chaine de transmission peut se faire en optimisant séparément les deux
codeurs précédents [2]. L'étude de cette optimisation conjointe reste encore du domaine de
la recherche.

Enfin, il faut généralement rendre le délai de reconstruction le plus faible possible.
C’est obligatoire pour des applications full-duplex , par exemple, pour des conversations
téléphoniques.

Le codage de la parole est essentiel dans les efforts d’obtenir un usage plus efficace
des réseaux de télécommunications numériques, en particulier les réseaux cellulaires, et
pour réduire la mémoire nécessaire dans les systemes de stockage de la parole.

Précisons un qualificatif habituellement associé au signal de parole. On parle de
signal de parole dans la bande téléphonique si on filtre le signal & temps continu dans la
bande [300-3400 Hz] puis si 'on échantillonne a la frequence de 8 kHz. On parle de signal a
bande élargie si on le filtre dans la bande [50-7000 Hz] puis on I'échantillonne & 16 kHz. Le
signal de parole dans la bande téléphonique est celui qui est transmis dans le réseau
téléphonique public. Les enjeux économiques sont trés nettement les plus significatifs dans
cette bande. L'intérét de transmettre du signal de parole en bande élargie est d’obtenir un
signal de parole reconstitué plus net et avec un meilleur confort d’écoute que dans le cas
précédent. Les applications sont les conférences audiovisuelles, le visiophone, la téléphonie
sur haut-parleurs, etc.

Plusieurs normes ont été recommandées par L'UIT-T pour le réseau téléphonique public ces
vingt derniéres années. Depuis 1972, la norme internationale G.711 précise un codage par
modulation par impulsion codées (MIC ou PCM pour pulse code modulation) correspondant
a un débit de 64 kbit/s : I'amplitude des échantillons est simplement quantifiée sur 8 bits
aprés une compression de type non linéaire. Depuis 1984, la norme G.721 définit un codage
MIC différentiel adaptatif (MICDA ou ADPCM) correspondant & un débit de 32 kbit/s : on ne

guantifie plus directement I'amplitude de I'échantillon mais la différence entre 'amplitude et



une valeur prédite déterminée par un filtrage de type adaptatif. Un codeur & 16 kbit/s
basé sur des techniques de modélisation et de quantification vectorielle, a été sélectionné
par I'UIT-T en 1991. Cette norme G.728, appelée également LD-CELP (Low Delay Code
Excited Linear Predictive coder) met en évidence le fait que c’est un codeur de type CELP et
qgu'’il présente un faible délai de reconstruction, propriété particulierement importante pour un

échange téléphonique.

Dans ce mémoire, le but de notre travail est la réalisation d’'un codeur-décodeur de
type LD-CELP ayant les caractéristiques sont les suivantes :
= débit égal a 8 kbhit/s;
= largeur de bande : 300 Hz — 3400 Hz (bande téléphonique).

= retard de codage inférieur a 10 ms.

Comme le G.728, notre codeur appartient a la classe des codeurs qui utilisent I'analyse
par synthése dans la prédiction linéaire (LPAS). lls sont aussi appelés codeurs hybrides.

Dans le codage LPAS, le signal de parole d’entrée est analysé pour chaque trame et le
signal d’excitation est déterminé pour chaque sous-trame parole. Le signal d’excitation est
filtré a travers le filtre de synthése pour produire le signal synthétique. Le signal original est
soustrait du signal reconstruit et I'erreur de codage est minimisée en utilisant un critere de
pondération quadratique moyenne. Le signal d’excitation qui minimise I'énergie de I'erreur
est sélectionné et les paramétres correspondants sont transmis au récepteur.

Le récepteur utilise la méme structure de synthése pour reconstruire le signal
synthétique. Puisque la procédure de recherche de la meilleure séquence d’excitation au
codeur exige le calcul du signal synthétique, ce type de codage est appelé codage analyse

par synthése.

Ce mémoire est constitué de cing chapitres :

Le premier chapitre comporte des généralités sur le modéle de production de la parole
humaine, les propriétés du signal de parole ainsi que quelques notions sur la mesure de la
qualité du signal de parole reconstruit. Le principe de la quantification vectorielle est
également abordé dans ce chapitre.

Le deuxieme chapitre est consacré a I'analyse par prédiction linéaire et la définition des

codeurs CELP (Code Excited Linear Prediction) qui utilisent cette technique.



Le troisieme chapitre définit un certain type de codeurs CELP ayant la particularité
d’avoir un faible retard ou délai appelé Low Delay Code Excited Linear Prediction ou LD-
CELP et opérant a 16 kb/s.

Le quatrieme chapitre décrit la mise en ceuvre de ce Low-Delay CELP a 16 kb/s
(norme G.728) avec la description de chaque bloc le constituant.

Le cinquieéme chapitre aborde la mise en ceuvre de notre codeur LD-CELP 8 kb/s.
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Chapitre 1

Geénéralités

Ce chapitre comporte des généralités qui regroupent des notions de production,
d'audition et les propriétés statistiques d'un signal de parole. Nous donnons un apergu sur
les systéemes de communication, les dimensions de performance des codeurs et les mesures
objectives et subjectives utilisées pour I'évaluation de la qualit¢é du signal de parole
synthétisé. Ensuite, nous abordons un aspect tres important dans toute opération de codage
qui est la quantification vectorielle. Des définitions générales et des notions de base de la
quantification vectorielle seront données. Nous décrivons ensuite l'algorithme de Lloyd
généralisé pour la conception de dictionnaire stochastique et une technique de conception

de dictionnaire initial.

1.1 Mécanisme de la phonation

La parole est le résultat de l'action volontaire et coordonnée des appareils
respiratoires et masticatoires. Cette action se déroule sous le contréle du systéme nerveux
central qui recoit en permanence des informations par rétroaction auditive et par les
sensations cénesthésiques.

L'appareil respiratoire fournit I'énergie nécessaire lorsque l'air est expiré par la
trachée-artére. Au sommet de celle-ci se trouve le larynx ou la pression de I'air est modulée
avant d’étre appliqguée au conduit vocal, qui s’étend du pharynx jusqu’au lévres (fig. 1.1).

Le larynx est un ensemble de muscles et de cartilages mobiles qui entourent une
cavité située a la partie supérieure de la trachée (fig. 1.2(a)). Les cordes vocales sont en fait
deux levres symétriques placées en travers du larynx; ces lévres peuvent fermer
compléetement le larynx et, en s’écartant, déterminer une ouverture triangulaire appelée
glotte (fig. 1.2(b)). L’air y passe librement pendant la respiration et la voix chuchotée, et aussi
pendant la phonation de sons sourds ou non voisés. Les sons voisés résultent au contraire
d’une vibration périodique des cordes vocales ; des impulsions périodiques de pression sont
ainsi appliquées au conduit vocal.

Le conduit vocal peut étre considéré comme une succession de tubes ou cavités
acoustiques de sections diverses.

Les sons non voisés, fricatifs ou plosifs, sont générés en laissant volontairement les

cordes vocales ouvertes. Pour les fricatives ( /f/, Is/, /ch/), le débit d’air, forcé a travers un
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resserrement du conduit vocal, donnera naissance a un bruit. Un resserrement lié aux
vibrations des cordes vocales générera des fricatives voisées (e. g. /v/). Un son plosif (ou
occlusif) est produit par une occlusion momentanée du conduit vocal en un point donné suivi
par une ouverture brusque; Il peut étre voisé (/b/, /d/, /g/) ou non voisé (/p/, It/, Ik/) [3] et [4].
Les sons voisés résultent donc de I'excitation du conduit vocal par des impulsions
périodiques de pression liées aux oscillations des cordes vocales : 'ouverture brusque de la

glotte libére la pression accumulée en amont ; elle se referme ensuite plus graduellement.

woile oo
palaiz

narines

[Evres

cavité buccale
cordes vocales
glotte

2y
trachee

artére

Fig 1.1 Appareil phonatoire

épiglotte
épiglotte

muqueuse
cordes

vocales
(fausses)

cordes
vocales

cordes
vocales

trachée

Fig 1.2 Vues du larynx : (a) vue de haut ; (b) coupe verticale
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Le signal parole peut donc étre divisé en deux catégories : voisé et non voisé. Pour la
parole voisée, I'excitation est générée par I'ouverture et la fermeture périodique de la glotte
générant ainsi des impulsions périodiques. Pour la parole non voisée, I'excitation glottale est
un bruit a spectre plat qui a souvent comme modéle un générateur de bruit aléatoire. Un
modéle général et simplifié de production de la parole est donnée a la figure 1.3 [5]. La
proportion relative des composantes voisées et non voisées est contrdlée dans le modéle en
ajustant les gains correspondants. Pour un signal purement voisé le gain de la source de

bruit est nul et pour un signal purement non voisé le gain de la source voisée est égal a zéro.

Gain de la
Source voisée

Période
Pitch Générateur Modéele des
—» de train » impulsions
d’'impulsions glottales
) Excitation
Voisé | glottale
Parole
\4
Modéledela —»
2 cavité buccale
Non ~%
voisé
Générateur de
Bruit aléatoire
Gain de
la source
de bruit

Fig 1.3 Modéle général de production de la parole.
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1.2 Spectre du signal de parole

1.2.1 Lasource

Le signal de source est I'onde que I'on obtient a la sortie de la glotte. Il est appelé aussi onde
glottique. Il peut étre périodique ou non.

Lorsque l'onde glottique est périodique, elle peut étre développée en série de Fourier. La

premiére raie sera la fréquence fondamentale F, ; les autres raies, espacées de F, sont les

harmoniques. Ce train d'impulsions est tres étendu en fréquence, son amplitude présente

une décroissance de 10 a 15 dB/octave selon le locuteur [6].

1.2.2 Cavités supra glottiques

L'ensemble des cavités supra glottiques constitue un filtre assimilable a un ensemble de
résonateurs qui renforcent ou atténuent sélectivement les composantes du spectre du signal
de source, i.e l'onde glottique. Les résonances sont appelées formants. Ces formants sont
modifiés en fonction de la position des articulateurs ( langue, voile du palais et lévres). Un
son est donc le résultat du filtrage de I'onde glottique par les cavités supra glottique.

On observe généralement dans le spectre du son entre 0 et 4 kHz trois formants principaux

notés R, F,, F;. L'enveloppe spectrale du signal de parole présente une décroissance

moyenne de 6 dB par octave.

La puissance spectrale court-terme d’'un segment de parole calculée sur une fenétre
de 30 ms montre les caractéristiques de base du signal de parole (fig. 1.4). Nous pouvons
identifier la structure spectrale fine due a l'excitation glottale et I'enveloppe spectrale
imposée par le conduit vocal. Pour la parole voisée, nous pouvons observer dans la
structure fine des harmoniques régulierement espacées qui sont le résultat des oscillations
périodiques des cordes vocales. Par contre pour la parole non voisée, la structure fine ne
présente pas d’harmonique. L'excitation non voisée est telle un bruit (pas de périodicité
apparente). Les pics prononcés de I'enveloppe spectrale correspondent aux résonances du
tube acoustique. Les résonances sont appelées formants et le conduit vocal impose une
structure formantique a I'excitation glottale.

La structure fine du spectre établit la corrélation long-terme des échantillons du signal
dans le domaine temporel. Dans la parole voisée, la structure spectrale harmonique indique
une similarité des cycles séquentiels de la période pitch. La fréquence pitch ou fréquence du

fondamental peut varier :
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+ de 80 a 200 Hz pour une voix masculine,

¢ de 150 a 450 Hz pour une voix féminine,

¢ de 200 a 600 Hz pour une voix d’enfant.

Pour la parole non voisée, cette corrélation long-terme est minime ou inexistante.

L’enveloppe spectrale correspond aux corrélations court-terme entre les échantillons
proches.

Ces deux types de corrélation (long-terme et court-terme) sont importants et sont exploités
dans les codeurs de parole.

j— zon voisé ;:: voisd N|

[2)

L )

0 100 ms 200 ms
A0 dE — 50 dE —
(B) 40 - a0
20 0
0 | | o | |
2XH= 4 kHz 2kH= 4 kH=z

Fig 1.4 (a) Segments de parole non voisée et voisée. (b) Puissances spectrales calculées
dans les régions non voisées et voisées respectivement. La puissance spectrale est
calculée sur des segments de 30 ms et pondérés par une fenétre de Hamming.

La redondance dans le signal de parole conduit a la conclusion que les échantillons de
parole sont corrélés. L’enveloppe spectrale correspond aux corrélations court terme et la

structure harmonigue correspond aux corrélations a long-terme.
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1.3 Les redondances dans le signal parole

Le signal vocal est caractérisé par une trés grande redondance, condition nécessaire
pour résister aux perturbations du milieux ambiant.
On peut tenter de déterminer la cadence maximale a laquelle un auditeur peut

assimiler un message. On va dans ce but définir I'information associée a un message
constitué par des éléments discrets Xi appartenant a un ensemble donné X. Si p(Xi) est la

probabilité a priori d’occurrences du symbole Xi, sa sélection apporte une information [3] :

| =—log2 p(xi) (1.1)

L’information moyenne associée a I'occurrence du message X=[ X1,X2, ...,XI] vaut:

H(X) = ; p(xi) logz p(xi) (1.2)

C’est I'entropie de la source, exprimée en bits.
Ainsi, si X est I'ensemble des 42 phonemes de la langue anglaise dont les

probabilités d’occurrence sont connues, on trouve la valeur moyenne H=4.9 bits ; si tous les

phonémes étaient équiprobables, on aurait trouvé 5.39 bits (car 2539 =42). En d'autres
termes, chague phonéme doit étre codé avec 5 bits si I'on tient compte des probabilités a
priori, sinon avec 6 bits.

Pour la langue francgaise, qui comporte 36 phonémes, on a trouvé H=4.37, valeur a

comparer avec 5.17 (25'17 =36).

Dans la conversation courante, environ dix phonémes sont prononcés par seconde ;
l'information moyenne est donc inférieure a 50 bits/s.

Or on sait que pour un canal continu sans erreurs, le débit maximum d’information est
donné par :

C =Blog,[1+S/N] bits/s. (1.3)

si B est la largeur de la bande passante en Hz et S/N est le rapport signal a bruit en dB.

Pour un canal téléphonique avec B=3000 Hz et S/N =30 dB, on trouve C=30000 bits/s. Il y a
donc apparemment une redondance énorme dans ce canal. En réalité, il y a beaucoup plus
d’'information dans un message téléphonique que dans un message écrit ou elle se réduit a
I'intelligibilité [3].
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La suppression partielle des redondances permet une représentation plus efficace
des données. La compression des données peut se faire sans pertes d'informations (e.g. le
codage de Huffmann) ou avec perte d’'information en exploitant dans ce cas la tolérance de
I'organe récepteur (e.g. l'oreille). La compression du signal de parole consistera a réduire les

redondances qui sont essentiellement dues a [7] :

e le manque de platitude du spectre court terme ;
» la quasi périodicité des signaux VOisés ;
» lalimitation des formes et des vitesses de mouvement possibles du conduit vocal ;

e les distributions non uniformes des valeurs des paramétres de transmission.

Les trois premiéres sont duesa des propriétés physiques du mécanisme de
production de la parole. La derniére est fonction du codage utilise.

Le manque de platitude du spectre court-terme est lié au fait que les échantillons de
parole adjacents sont corrélés entre eux. On peut décorréler ces échantillons de parole par
un filtrage spectral adapté. La quasi-périodicité des signaux parole voisée peut étre
supprimée en utilisant un prédicteur long-terme. La lenteur du conduit vocal permet
d’envoyer les paramétres des filtres toutes les 10-30 ms. La derniere des redondances

citées peut étre exploitée par un codage approprié.
1.4 Propriétés statistiques du signal parole

Un signal vocal est une réalisation particuliere d'un processus aléatoire non
stationnaire ; ses propriétés statistiques moyennes doivent donc étre estimées sur des
intervalles de temps importants, par exemple sur plusieurs dizaines de secondes, et
moyennées pour plusieurs locuteurs. On parle dans ce cas de statistiques a long terme. On
définit également une statistique a court terme, estimée sur des tranches temporelles de
durée de 10 a 30 ms pendant lesquelles le signal est quasi-stationnaire. On pourra donc
appliguer pour le traitement des signaux de parole les méthodes classiques du traitement du
signal en prenant certaines précautions et toujours au prix de certains compromis.

Les principales caractéristiques des signaux de parole sont [3] :
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e La densité de probabilité pour un signal de parole est proche d'une répartition gamma ;

e Le taux de passage par zéro, c'est-a-dire le nombre d’échantillons successifs de signes
opposés présente une répartition sensiblement gaussienne et une moyenne d’environ 49
pour les sons non-voisés et 14 pour les sons voisés (pour des fenétres de 10 ms) ;

< En estimant la fonction d’autocorrélation sur un fenétre de N échantillons par

Dy (k) =—=—> x(n)x(n +k) (1.4)

Le coefficient d’autocorrélation pXX(k): d)XX(k)/CDXX(O) est toujours compris entre -1 et

+1 ;

e La densité spectrale de puissance (a court terme) qui est la transformée de Fourrier de la
fonction d’autocorrélation présente une structure périodique fine lorsque la tranche est
voisée ; elle correspond aux harmoniques de I'excitation glottique. Les maximums de
I'enveloppe de ce spectre sont les formants ; ils correspondent aux résonances du conduit
vocal. Par contre, le spectre d'un signal non voisé ne présente aucune structure
particuliére, sauf une accentuation vers les hautes fréquences.

La figure 1.5 représente I'évolution temporelle du signal vocal pour les mots
parenthése, six et cing [3]. Une représentation plus fine d'une tranche de signal voisé et
non voisé est donnée a la figure 1.6. On voit que la forme d’onde voisée a basse fréquence
varie plus lentement que la haute fréquence de la forme d’onde non voisée. On notera que
le segment voisé est quasi-périodique, avec environ "6" périodes sur 50 ms, ce qui

correspond dans ce cas, a une fréquence pitch de 120 Hz.
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Mot “Six”

A

Q
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Fig 1.5 Représentation temporelle d’'un mot d’aprées [3].
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(a) Tranche voisée

10*X(n)
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(b) Tranche non voisée

Fig 1.6 Exemple de tranche voisée (a) et non voisée (b).

La forme d’onde non voisée, d'autre part, est ressemblante a un bruit. Le niveau
d’énergie est plus bas que celui du segment voisé. La forme d'onde de la parole est
extrémement non stationnaire avec des différences trés significatives entre segment en
termes de niveaux d’amplitudes et du contenu spectral. La figure 1.7 montre la dépendance
temporelle de la variance de segment %, (k) mesuré a travers des segments de 32 ms de
parole. On constate que la dynamique de la variance court-terme peut excéder 40 dB sur

une durée de moins de 1 seconde.
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Fig 1.7 Evolution de la variance de la parole court-terme a) signal de 2.24 s et b) signal parole
différent de 1.60 s.

1.5 Classification des codeurs de la parole

Différents algorithmes de codage de la parole exploitent les propriétés du signal
parole a différents degrés. lls peuvent étre classés en trois catégories : codeurs par formes
d’ondes qui travaillent généralement a des débits élevés et qui n'utilisent pas de modéle sur
le signal a traiter. D’autre part, les vocodeurs qui travaillent a de faibles débits et qui
modélisent le conduit vocal et le signal d’excitation. Enfin Les codeurs hybrides, qui comme

leurs noms l'indiguent se positionnent entre les deux classes précédentes[8].

1.5.1 Codeurs par forme d’ondes

Ces codeurs sont utilisés pour une représentation fidéle de I'onde dans le domaine temporel.
lls minimisent la différence entre le signal original et le signal reconstruit. Les codeurs par
forme d’ondes n’exploitent généralement pas les caractéristiques du signal d’entrée donc ils
n'utilisent aucune connaissance a priori sur la facon dont le signal est généré. Cependant, ils
sont robustes car pouvant étre utilisés pour coder n'importe que type de son. Plus le débit
augmente et plus le signal de sortie (signal reconstruit) ressemble au signal original. D’autre
part, pour un débit inférieur a 2 bits/échantillon, la qualité perceptuelle se dégrade. Les
codeurs par formes d'ondes sont utilisés aussi bien dans le domaine temporel que dans le

domaine fréquentiel.



1.Généralités 16

1.5.2 Vocodeurs

Les vocodeurs (voice coders) appartiennent a la classe des codeurs paramétriques.

Ces derniers utilisent une méthode dite analyse par synthése ou I'on essaie d’extraire du
signal un ensemble de paramétres liés a un modeéle simplifié. La connaissance de la
fonction de transfert du systéme de synthése et de son excitation suffit pour reproduire le
signal de sortie. Le systéme de synthése et le signal d’excitation sont donc définis par un
ensemble de paramétres qui seront codés pour la transmission. Pour un signal localement
stationnaire comme la parole, le modéle et les paramétres de l'excitation peuvent étre
représentés de maniére compacte ; ceci étant l'intérét principale du codage de la source.
Ces paramétres sont I'enveloppe du spectre court terme et les informations sur le signal
d’excitation (amplitude, pitch). Ces codeurs sont sensibles aux bruits de transmission et la
qualité de la parole est limitée. lls sont souvent inefficaces pour le codage de signaux autre
gue la parole et leur débit est généralement faible.

1.5.3 Codeurs hybrides

Les codeurs hybrides ressemblent aux précédents codeurs en ce sens qu'il y a une
estimation de paramétres d'un modéle de synthése pour un signal donné (analyse par
synthése) et une utilisation de technique de codage par formes d'ondes pour le signal
d’excitation. Ces codeurs sont généralement plus complexes a mettre en ceuvre que les
vocodeurs ou les codeurs par formes d'ondes mais ils permettent d’obtenir une bonne
gualité de signal a des débits intermédiaires. Considérant la demande de réduction du débit
et 'amélioration de la qualité perceptuelle de la parole synthétisée, les générations

présentes de codeurs appartiennent a cette catégorie.

1.6 Systemes de transmission

Le codage d'un signal est la procédure de représenter un signal “information” de
fagon que l'objectif de communication soit réalisé telle une conversion analogique
numérique, transmission a bas débit ou cryptage de message. Dans la littérature les termes
codage de source, codage numérique, compression de données et compression des signaux
sont tous utilisés pour désigner les techniques utilisées pour achever une représentation
numérique compacte du signal. La figure (1.8) représente un schéma bloc de codage

numérique. On notera que le but final est le récepteur humain [9].



1.Généralités 17

Signal _y.| encodeur F3 canal digital ou milieu de |y, décodeur > Signal de _y,,| recepteur
d’entré mémorisation sortie humain

Fig 1.8 Codage numérique pour compression de signaux .

1.6.1 Chaine de communication numérique

La figure (1.9) décrit les différents blocs d’une chaine de communication numérique :
. le codeur source essaie de minimiser le débit binaire nécessaire pour représenter
fidelement le signal d’entrée ;
. le MOdulateur DEModulateur (MODEM) cherche & maximiser le débit binaire que peut
supporter un canal donné sans causer un niveau inacceptable de probabilité d’erreur

binaire ;

. Le bloc de codage canal ajoute des redondances au flux binaire pour la protection

contre les erreurs.

Encodeur
Source de

Encodeur
. > » Modulateur F---=
signal source

canal \

Y

Canalde transmission

|
|
Décodeur , I
< Démodulateur | - -+

canal

Recepteur |Décodeur
humain source

Codage Source Codage canal

Fig 1.9 Schéma bloc d’'un systéeme de communication numérique [9].
La capacité de la compression des signaux a été une majeure préoccupation de la

technologie de la communication long-distance, stockage de haute qualité et le cryptage de

message.
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1.6.2 Attributs du codeur de parole

La qualité de la parole produite par un codeur de parole est fonction de quatre (04)
parameétres : le débit, la complexité, le retard (ou délai), et la bande de travail. Ainsi, en

étudiant les codeurs de parole il est important d’examiner tous ces attributs.
1.6.2.1 Qualité du signal

La qualité du signal percu est souvent évaluée sur une échelle de 5 points qui est
connue comme étant I'échelle MOS (Mean Opinion Score) dans les tests de la qualité de la
parole : une moyenne a travers un grand nombre d’entrée parole, locuteurs et testeurs
d’écoute évaluant la qualité du signal. Les cing points de la qualité sont associés a un
ensemble d'adjectifs de description : mauvais, médiocre, inacceptable, bon, excellent. On
attribue ainsi un seul niveau a chaque signal parole a évaluer durant la procédure

d’évaluation subjective.
1.6.2.2 Débit binaire

On mesure le débit binaire d'une représentation digitale en bits par échantillon, ou bit
par seconde (b/s) selon le contexte. Le débit en bits par seconde n’est que le produit de la
fréquence d’échantillonnage et du nombre de bits par échantillon. La fréquence
d’échantillonnage doit étre au moins deux fois plus grande que la largeur de bande du signal
correspondant (Théoréeme de Shannon). Dans le cas de la téléphonie, pour une bande de
3.2 kHz (200-3400 Hz), la fréquence d’échantillonnage de 8 kHz est utilisée.

1.6.2.3 Complexité

La complexité d’'un algorithme de codage est I'effort de calcul exigé pour implanter les
processus de I'encodage et du décodage dans les cartes de traitement du signal (hardware),
mesuré en terme de la capacité arithmétique et de I'espace mémoire utilisé. D’autres
mesures de complexité peuvent étre signalées telles que la taille physique de I'encodeur ou
du décodeur ou codec, le prix et la consommation de puissance (en Watt ou en milliwatt,

mW) ce dernier étant un important critére dans un systéme portable.
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Fig 1.10 Critéres de performance d'un codeur [9].

1.6.2.4 Retard de communication

La complexité dans un algorithme de codage est souvent accompagnée d'une
augmentation de la durée de traitement dans I'encodeur et le décodeur. Bien que I'évolution
des capacités des processeurs de traitement du signal est un facteur en faveur d’utilisation
d’algorithme plus sophistiqué, le besoin de limiter le retard de communication ne doit pas
étre d’'une importance moindre. Ce besoin impose des restrictions pratiques importantes
dans l'utilisation des algorithmes. Selon I'environnement de communication, le retard total
permis a un sens peut étre aussi bas qu’une milliseconde (comme en réseaux téléphoniques

sans annulateur d’écho).

Le retard de codage a un seul sens est défini comme étant le temps écoulé entre
I'instant ou I'échantillon du signal de parole arrive a I'entrée de l'encodeur et l'instant ou le
méme échantillon apparait & la sortie du décodeur, moins tout retard introduit par les autres
équipements de communication (comme les MODEM ) entre la paire encodeur-décodeur et
le retard de propagation du signal qui dépend de la distance. En d'autres termes, c'est
comme si l'encodeur et le décodeur sont directement connectés par fils sans aucun
équipement entre eux. Cette définition fait que le retard de codage dépend seulement de
l'algorithme de codage.

Avec cette définition, le retard de codage des codeurs CELP peut étre grossierement

déterminé en fonction de la taille de la trame du signal de parole utilisée.
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Le retard de codage consiste en trois catégories de retard [10] :

. retard algorithmique de bufferisation ;
. retard de traitement ;

. retard de transmission binaire.

- Le premier type de retard est di a l'analyse LPC (Linear Prediction Coding)
adaptative progressive. Le codeur CELP doit bufferiser une trame d'échantillon avant de
commencer le codage du premier échantillon de cette trame. Cette opération introduit au
moins une trame de retard de bufferisation.

- En supposant que le hardware utilisé est assez rapide pour exécuter le codage en
temps réel (ce qui est le cas en général -cartes TMS320C30- par exemple.), alors, cela peut
prendre presque une valeur d'une trame de retard de traitement pour achever I'encodage et
décodage de la trame de parole bufferisée.

- Il est supposé que I'encodeur ne commence l'envoi de bits correspondant a une
trame donnée que si lI'encodage de la trame entiére soit terminé. Le décodeur ne commence
le décodage que si tous les bits de cette trame sont regus, d'ou, une trame additionnelle de
retard de transmission binaire doit étre introduite. Ceci est d( au fait que le temps mis entre
I'envoi du 1* bit de la trame et la réception du dernier bit de la trame est égal a une trame,
étant donné que le débit binaire du canal de communication est le méme que le débit binaire
du codeur de la parole. Alors, le retard de codage total (a un sens) du codeur CELP vaut
environ trois trames.

En pratique, on peut réduire le retard de traitement en utilisant des processeurs plus
rapides.

Si on prend un retard de 2.5 a 3 trames comme moyenne, alors le codeur CELP,
avec des trames de 20 ms chacune, aura un retard de codage global de 50 a 60 ms.

1.7 Mesure de la qualité

On distingue les mesures objectives de qualité qui sont des mesures purement
mathématiques des mesures subjectives de qualité qui évaluent la qualité du codage a

I'écoute.
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1.7.1 Mesure objective de la qualité
Les Rapports Signal a Bruit (RSB) et Signal a Bruit segmental (RSBgy) sont les

mesures les plus couramment utilisées dans le domaine temporel de la distorsion entre le
signal de parole original et son synthétique correspondant.
Le Rapport Signal a Bruit (RSB) peut étre définit pour un enregistrement de N échantillons
comme étant le rapport entre la puissance du signal d’entrée et la puissance du bruit et
donné en décibels (dB) par :

N-1

> s°[n]

RSB = 1010g(EJ 10log =Y dB, (1.5)
e

> -4

olU s est le signal de parole original et S le signal de parole synthétisé. L’avantage

principal de I'utilisation du SNR comme mesure de qualité réside dans sa simplicité de
calcul. La mesure représente une erreur moyenne dans le domaine temporel et fréquentiel
pour un signal traité [11].

Le signal de parole étant par nature non-stationnaire, certains segments du signal
peuvent avoir une énergie plus ou moins grande. En supposant que I'énergie de l'erreur soit
a peu pres constante, le RSB pourra étre trés important comme trés faible. On utilise plutét
le RSB segmental. Le signal est découpé en M segments de 15 a 30 ms puis on calcule une

moyenne des RSB.

N-1 )
L Y 52l
RSBgeq = — » 10log| = dB, (1.6)

(s[n]-8n]y

0

2

n

Cette mesure présente I'avantage de tenir compte de I'évolution du RSB au cours du
temps et, en patrticulier, de bien prendre en compte les segments de faible énergie et de
limiter en outre les trop grands écarts. Si un segment posséde un RSB supérieur a 35 dB, on
le remplace par 35 dB. De méme dans les zones de silence, le RSB peut atteindre des
valeurs trés négatives : dans ce cas, on peut ou bien retirer du calcul ces zones ou bien fixer

un seuil inférieur S tel que 0 <S<-10 dB.
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L'exemple suivant nous donne une idée sur le fait que le RSB segmental reflete mieux la

réalité de distorsion du signal [12]. Soit les deux tableaux de valeurs suivant :

Numeéro du segment 1 2
RMSdu signal d'entrée 10 1
RMS du bruit d'entrée 1 1
RSB(m) 100 1
RSB(m) dB 20 0
Rapport signal a bruit
RSB conventionnel (100+1)/2=50.5 —»17dB
RSB segmental (20dB+0dB)/2 —10dB

Tableau 1.1 RSB segmental et RSB conventionnel d'apres [7].

La valeur RSB conventionnel = 17 dB est trés influencée par RSB(1) = 20 dB, correspondant
au segment de haute énergie. Alors que, RSB seg = 10 dB, montre une pondération égale
des valeurs des composantes RSB(1) = 20 dB et RSB(2) = 0 dB.

1.7.2 Mesures subjectives de la qualité
Les essais d’écoute sont nécessaires car la qualité d’'un systeme de codage de la
parole ne vaut que par le jugement humain. De plus, le RSB n'est pas nécessairement
corrélé avec la qualité d'écoute [6].
Les méthodes les plus utilisées sont :
e Diagnostic Rhyme Test (DRT) qui mesure lintelligibilité sur un grand nombre de
mots.
¢ Diagnostic Acceptability Mesure (DAM) qui mesure le naturel percu de la parole.
¢ Mean Opinion score (MOS) ou l'auditeur évalue un codeur sur une échelle absolue
allantde 1 45 avec
5. Excellent
4. Bon
3. Passable
2. Médiocre

1. Mauvais
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1.7.3 Scores

Nous donnons quelques scores obtenus pour les codeurs les plus courants (pour une

bande passante téléphonique de 3.4 kHz) [6] :

Codeur Débit en kbps Norme DRT DAM MOS
PCM log 64 G711 95 73 4.3
ADPCM 32 G721 94 68 4.1
LD-CELP 16 G728 94 70 4.0
CELP 8 93 68 3.7
CELP 4.8 FS-1016 93 67 3.0
LPC 2.4 OTAN 90 54 2.5

Tableau 1.2 Scores pour les codeurs les plus courants.

La figure ci-dessous représente la qualité en fonction du débit :

HIGH-COMPLEZITT] HIGH-COMPLEZITY
HYEERID CODER WAVEFORWM CODEE

BON a4 \ e

EXCELLENT 5

HIGH-COMPLEZEITY

VOCODER
MOYEM 3T LOW-COMPEZITY
[ WAVEFORM CODER
o [P )
PASSABLE 2 1 .’:"J
MEDIOCRE 1 L | | | | | | | |
1] 3] 16 32 i<l

DEBIT (kbs)

Fig 1.11 Relation entre le débit de codage et la qualité de parole [9].
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1.8 La Quantification Vectorielle

1.81 Introduction

La numérisation demeure la méthode la plus simple de codage d'un signal. Cette
technique consiste a coder le signal échantillon par échantillon, a I'aide d’'un quantificateur
scalaire. L'idée de la quantification vectorielle est de segmenter le signal en blocs
d’échantillons. Ces blocs que I'on nomme vecteurs, seront codés par d’'autres vecteurs pré-
définis, choisis dans un catalogue couramment appelé dictionnaire ou répertoire.

Cette technique qui a fait son apparition dans les années 50, ne sera pas réellement
mise en ceuvre efficacement avant les travaux de Kang et Coulter [13] en 1976 et ceux de
Buzo & al. En 1980.

Ce sont les vocodeurs qui utiliseront les premiers la quantification vectorielle pour
réduire le débit binaire aux environ de 2400 bps, mais c’est le codeur CELP d’Atal associant
les technigues de prédiction linéaire, d'analyse par synthese et de la quantification
vectorielle, qui ouvre la porte aux principales voies de recherche actuelles. Cette méthode de

codage de la parole a montré et montre toujours son efficacité [14].

1.8.2 Principe de la Quantification Vectorielle

La quantification est une partie intégrante dans tout codeur de la parole. Elle consiste
en l'approximation d'un signal continu par un signal d’amplitude discréte. La plupart des
paramétres utilisés pour représenter le signal de parole doivent étre quantifiés avant
I'encodage. Si, a chaque instant, une seule valeur est quantifiée, on parlera de quantification
scalaire. La valeur est représentée par I'une des valeurs discrétes fixes dites niveaux de
guantification. Dans la quantification scalaire uniforme, ces niveaux sont régulierement
espacés. Dans la quantification logarithmique, I'espacement est uniforme dans le domaine
logarithmique. Dans le cas ou la grandeur a quantifier est composée de plusieurs variables :
un vecteur, on parle alors de Quantification Vectorielle (notée QV) [15,16]. Elle consiste
alors a représenter tout vecteur x de dimension k par un autre vecteur yi de méme
dimension mais ce dernier appartenant a un ensemble fini D de L vecteurs. Les yi sont
appelés les vecteurs représentants, les vecteurs de reproduction ou les code vecteurs.
D est appelé le dictionnaire ou le catalogue des formes .

Il 'y a rien de mystérieux a considérer des espaces de grandes dimensions. Pour
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mieux appréhender les raisonnements il suffit de savoir que tout s’organise autour des
coordonnées des vecteurs et qu'il n'y a pas lieu de s'imposer une représentation mentale
géométrique [17]. Pour lillustrer nous précisons qu'un vecteur x de l'espace R* est
simplement une matrice colonne constituée de k nombres réels xi : Xx=(X1,Xz,...,Xx)", et que

par exemple, une sphére entiérement caractérisée par son centre u = (Uy,U,,...,uy)" et son
rayon p est constituée de points dont les cordonnées satisfont : Z!‘zl(xi - ui)2 = p2

Un quantificateur vectoriel de dimension k et de taille L peut étre défini

mathématiquement comme une application Q de R* vers D :

Q : R D
X QX)=Y;
avec D ={vy, eR“/ i=1,2,..., L}

Cette application Q détermine implicitement une partition de I'espace source R* en L
régions C;. Ces régions encore appelées classes ou régions de Voronoi sont déterminées
par :

Ci={x R‘/QM=yi}
Nous appellerons distance entre x et y; = Q (x), généralement notée par d(X; y; ) le

degré de distorsion d0 a l'approximation du vecteur x par le vecteur arrondi y;. Cette
distance doit avoir les propriétés suivantes :

e d(x,yi) =0

e d(X,y;)=0six=y

e d(x,yi) = d(yi,x) symétrie

d(x,z) <d (x,y) + d(y,z) inégalité triangulaire.
Dans le cas de la parole, la distance doit avoir deux propriétés supplémentaires :

- d(x,y) a une interprétation physique ;

- d(x,y) est simple a calculer

Exemples de distances avec
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n '

d(x,y) = '21 oj— oci‘ distance de Minkowsky
=
2\ 1/2
n '

d(x,y) = [_Zl‘ai - (xi‘ J distance Euclidienne (1.7)

=
d(x,y) = M.ax‘oci - oa'i‘ distance de Chebychev

1

En supposant que la grandeur d'entrée est un vecteur aléatoire distribué selon une loi p(x),
les performances du quantificateur peuvent étre mesurées par la distorsion moyenne Dq

introduite, c’est a dire par I'espérance mathématique de la distance d :
D, =E [d(xQ(X))] = j d(x, Q(x)).p(x).dx (1.8)

Dans la pratique, la distribution des points d'entrée étant généralement inconnue, on
approximera Dq par une distorsion moyenne calculée sur un large nombre d’échantillons

{X1, X2, .., Xy }de vecteurs d'entrée:
1 N
Do ==X d(x},Q(x))) (1.9)
N J:l

La distance introduit implicitement une partition de I'ensemble des vecteurs d'entrée en k

classes {C;,i=0,1, ..., k-1}, laclasse C; étant 'ensemble des vecteurs associés a y; par

le quantificateur :
-1
Ci=Q (i) ={xQ)=y; | (1.10)

Nous appellerons centroide de la classe C; le vecteur c' tel que sa distance moyenne a tous

les éléments de la classe soit minimale (en géométrie euclidienne, le centroide est le centre

de gravité) :
E[d(x,c; ) x e C;] = inf, {E[d(x,x; ) x € C; ]} (1.11)

Etant donné une distance et une taille de dictionnaire, il existe un quantificateur qui minimise

la distorsion moyenne : c’est le quantificateur optimal.
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1.8.3 Quantification Vectorielle Optimale

Pour une distribution statistique donnée de la source et un débit fixé :

. Le quantificateur globalement optimal est celui qui minimise la distorsion moyenne;
. Un quantificateur localement optimal a un dictionnaire qui peut étre légérement

perturbé sans que la distorsion moyenne n’augmente.

La théorie qui établie la supériorité de la quantification vectorielle sur la quantification
scalaire n'est pas constructive, elle ne décrit pas la facon de concevoir le dictionnaire
globalement optimal. Seuls des propriétés suffisantes sont connues qui permettent de
construire des dictionnaires localement optimaux.

Un quantificateur se décompose en deux applications: un codeur et un décodeur

(figurel.12). Le quantificateur (localement) optimal est alors celui réunissant [18] et [19] :

. Le codeur optimal (pour un dictionnaire fixé), celui-ci respecte la “ régle du plus
proche voisin “ que nous allons décrire en 1.8.4.1 ;

¢ Le décodeur optimal (pour une partition C' donnée), le vecteur y' doit minimiser la
distorsion associée au voronoi C', y' est donc le centroide de cette cellule : y'=cent(C') ;
c’est la “ régle du centroide .

. Une troisiéme condition est nécessaire : il faut que la probabilité d’avoir un vecteur a
coder a la méme distance de deux représentants soit nulle, sinon ce vecteur source est
affecté a I'un des deux représentants, la partition de I'espace n’est plus optimale et
donc la condition du décodeur optimal est impossible de satisfaire. Si les vecteurs

source sont a amplitude continue, cette troisieme condition est toujours vérifiée.

1.8.4 Quantification Vectorielle appliquée au Codage
La quantification Vectorielle offre la combinaison des opérations de codage et de
décodage. En effet, considérons I'ensemble 7 des L index des vecteurs de reproduction y;
du dictionnaire : 7={1,2, ..., L} [17].
Alors la loi de codage est déterminée par :
C : R 1
X Cx =1 (1.12)
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Le processus de décodage est lui défini par:

D : I —» D

i D() =i (1.13)

Un QV se décompose donc en deux applications : un codeur et un décodeur.

1.8.4.1 Le codeur

Le réle du codeur consiste, pour tout vecteur x du signal d’entrée, a rechercher dans
le dictionnaire D le code-vecteur y; le plus proche de x.
Nous introduisons ici la définition générale de la métrique L, ou la norme d’'un vecteur x de

dimension k est :

k
(1.14)
Lo (0= IXIP =Y "|x|°
j=1
La distance entre 2 vecteurs x4, et X, est alors :
[xa=x2[P = dp (x2, %2)
K p
= XXy (1.15)
j=1
La notion de proximité que nous avons mise en place est la distance euclidienne :
D (xyi) = Z le (1.16)

C’est donc le cas particulier de L, ou p=2. Cette distance mesure la distorsion entre les

vecteurs x et y;. Les régions de voronoi sont alors données par :
Ci= { x eR*/ Q(x) = yi, si d(x,yi) <d(x,y;), pourlJj= i} (2.17)

C’est la condition du plus proche voisin. Chaque région contient un ensemble de vecteurs de
R et tous les vecteurs x qui appartiennent & C; sont représentés par le méme vecteur y; du
dictionnaire.

La compression d’information est réalisée a ce niveau car c'est uniguement I'index du
représentant y; minimisant le critere de distorsion qui sera transmis ou stocké au lieu d’'un

vecteur. Cette opération, qui perd de I'information, fait que la quantification vectorielle est
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une opération irréversible, le signal original ne pourra plus étre restitué tel quel.
La quantité d’information requise pour représenter le vecteur source est donnée par R qui
est le débit binaire en bits par composante du vecteur ou bits par dimension, ou encore

bits par échantillon :
1
R = K xlog, L (1.18)

1.8.4.2 Le décodeur

Le décodeur est considéré comme un récepteur voué a la reconstruction du vecteur
source. Il dispose pour cela d’'une réplique du dictionnaire qu’il consulte afin de restituer le
code vecteur correspondant a I'index qu’il recoit. Le décodeur réalise donc l'opération de

décompression.

185 Schéma genéral d’un QV

. . Y
A Codage Decodage !,
C) D(.)
F 3 F 3
Dictionnaire Dictionnaire
Y Y

Fig 1.12 Schéma général d’'un quantificateur vectoriel.
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1.8.6 Algorithme de Lloyd genéralisé (GLA : Generalized Lloyd Algorithm)

Supposons que nous disposions d'une certaine distance d. Construire un
guantificateur revient donc a établir une stratégie de choix du dictionnaire associé. Cette

stratégie est intimement liée a la nature de la distribution des vecteurs a quantifier.

Dans le cas ou les points d'entrée sont distribués d’'une fagon non uniforme, on
adoptera une approche statistique visant a tirer parti de cette non-uniformité. Le dictionnaire
sera construit par apprentissage a partir d’'une large base de vecteurs d'entrée ou sera

sélectionné un nombre réduit de points susceptibles d’en refléter les propriétés statistiques.

En revanche, si la distribution des vecteurs d'entrée est plutdét uniforme, on aura
intérét a conférer a l'espace de représentation une structure mathématique forte,
indépendamment de la "réalité" des données a traiter. Cette approche algébrique utilise

généralement les propriétés des réseaux réguliers de points.

Les trois conditions d’optimalité citées précédemment conduisent a la conception
d'un algorithme qui réalise, a partir d'une séquence d’apprentissage représentative de la

statistique de la source a coder, la construction d'un dictionnaire (localement) optimal.

Cet algorithme de classification, encore appelé algorithme des K-moyens ( K-means [12])
est I'extension au cas vectoriel de I'algorithme de Lloyd-Max du cas scalaire.

Il s’agit d’'un algorithme d’optimisation itératif opérant a partir d’'un dictionnaire initial (comme
nous le verrons plus loin, le choix de ce dernier est essentiel). A chaque itération (dite
“itération de Lloyd”), deux opérations distinctes sont appliquées :

. Une classification suivant la régle de codage optimal (régle du plus proche voisin)

. Une optimisation suivant la regle de décodage optimal (condition du centroide)

Chaque itération de Lloyd, en modifiant localement le dictionnaire, réduit ou laisse inchangée
la distorsion moyenne. L'algorithme converge en un nombre fini d’itérations vers un minimum

local.
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La figure 1.13 illustre la procédure de fonctionnement de I'algorithme de Lloyd.

Dictionnaire
initial

A

: Itération
' de
Lloyd

Séquence - —_——— =
d’apprentissage : Optimisation

-——-—r-=--

Y

|

Y

Calcul de
distorsion

Y

Test de fin

Fin

Fig 1.13 Schéma de fonctionnement de I'algorithme de Lloyd.
Etape 1 : on commence par un dictionnaire initial D;, mettre k = 1,

Etape 2a : ayant un dictionnaire Dy = {y;}, on partitionne la séquence d'entrainement en
un ensemble de classes (clusters) C' en utilisant la condition du plus proche

voisin,

ou C'={xeT | d(x, yi) < d(x, y;) ; pour tout j # i} (1.19)

Etape 2b : en utilisant la condition du centroide, on calcule les centroides pour I'ensemble
des classes trouvées en étape 1 pour obtenir le nouveau dictionnaire :
Ck+1={Cent(Cj) | i=1,... N}
(1.20)

Etape 3 : On calcule la distorsion moyenne pour Cy. 1, Si elle a changé d'une petite quantité
par rapport a l'itération précédente , mettre k = k+1 et on répéte les étapes 2 et

3,sinon stop.
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1.8.7 Conception du dictionnaire initial

Le choix de ce dictionnaire initial est essentiel car il conditionne les résultats finaux de
I'algorithme sus-cité.

L'algorithme que nous allons décrire est une procédure d'optimisation itérative basée
sur la méthode de projections successives et donc conduit vers un minimum local.

La vitesse de convergence des itérations de l'algorithme de Lloyd généralisé et les
performances du dictionnaire obtenu aprés convergence dépendent du dictionnaire initial D;.
Par conséquent, il est important de trouver un bon dictionnaire initial.

L'une des techniques d'initialisation pour l'algorithme de Lloyd généralisé, est décrite
ci-dessous [20].

Le principe de la technique, consiste a donner une attention particuliere aux vecteurs
d'apprentissage qui sont les plus éloignés l'un de l'autre, car ils sont susceptibles
d’appartenir a des classes différentes.

Soit v, i =1, ..., K, la séquence d'apprentissage des vecteurs. La procédure peut étre

exprimée comme suit :

a- Calculer les normes de tous les vecteurs de I'ensemble d'apprentissage. Choisir le

vecteur ayant la norme maximum comme mot code ;

b- Calculer la distance de tous les vecteurs d'apprentissage par rapport au premier mot
de code, et choisir le vecteur ayant la plus grande distance comme second mot de

code. On a alors un dictionnaire de taille 2 ;

c- Généralement, avec un dictionnaire de taille i, i = 2, 3,...,L, nous calculons la distance
entre les vecteurs d'apprentissage restants vy et tous les mots codes existants. La
plus petite valeur trouvée est appelée distance entre vy et le dictionnaire. Alors, le
vecteur d'apprentissage ayant la plus grande distance par rapport au dictionnaire est

ieme

choisi pour étre le (i+1) mot code. La procédure s'arréte quand on obtient un

dictionnaire de taille L.

L'idée de base de cette procédure est d'utiliser le vecteur le plus “différent” des
codes vecteurs existants comme un nouveau mot code. La procédure est applicable pour
n'importe quelle taille de dictionnaire. Dans ce cas nous n'avons pas besoin de définir un

seuil quelconque.
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A titre d'exemple, appliquons cette procédure pour concevoir un dictionnaire initial de 16
mots de codes en dimension 2, la séquence d'apprentissage est une source gaussienne de
moyenne nulle et de variance 1. On obtient, comme on le remarque dans la figure 1.14, une
partition de mots de codes trés proche de la structure 1-6-9 qui est la structure optimale pour
une source gaussienne a 2 dimensions.

.|'1 T T T

cas 4

4 2 0 2 4

Fig 1.14 Structure obtenue pour une source gaussienne aprés une seule itération
(proche de la structure 1-6-9 qui est la structure optimale pour cette source).
(. : échantillon, o : mot de code obtenu)

1.9 Conclusion

A bas débit, la quantification vectorielle offre de meilleures performances que la
quantification scalaire, particulierement pour les signaux qui possédent un caractére marqué
de dépendance non linéaire. L'utilisation de la quantification vectorielle permet donc d'avoir

une représentation des signaux plus compacte.
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Chapitre 2

Codeur hybride utilisant la prédiction linéaire

2.1 Introduction

La prédiction linéaire est I'un des outils les plus importants en analyse de la parole.
Sa relative simplicité de calcul et sa capacité a estimer convenablement les différents
parameétres, font que cette méthode soit prédominante dans le codage de la parole a bas
débit. L'idée de base de la prédiction linéaire est qu'un échantillon de parole peut étre
approximativement prédit par une combinaison linéaire des échantillons passés. Ainsi, en
minimisant sur un intervalle fini (fenétre) la somme des carrés des différences entre les
actuels échantillons de parole et ceux prédits linéairement, on pourra déterminer les
coefficients de prédiction. La prédiction peut étre utilisée pour enlever les redondances du
signal de parole ou pour établir un modéle pour le conduit vocal. La redondance est ainsi
supprimée par un filtre prédictif linéaire (LP). Durant la prédiction court-terme, i.e
suppression des redondances des échantillons proches, ce filtre est communément appelé
filtre d’analyse. Le filtre d’analyse élimine la structure formantique du signal de parole ( filtre
d'analyse formant) et donne a sa sortie une erreur de prédiction de faible énergie appelée
résiduel ou signal d’excitation. L'inverse du filtre d’analyse, i.e le filtre de synthése,
modélise le conduit vocal et sa fonction de transfert décrit I'enveloppe spectrale du signal de
parole. Plus d’améliorations peuvent étre obtenues en prenant en compte les corrélations
long-terme du son voisé avec I'utilisation de la prédiction long-terme. Dans ce cas un autre
filtre de prédiction linéaire est utilisé pour enlever les redondances des échantillons lointains.
Ce filtre est usuellement appelé prédicteur pitch, il exploite la périodicité du signal.
L'inverse du prédicteur pitch, souvent appelé filtre pitch, modélise I'effet de la glotte et sa
fonction de transfert décrit la structure harmonique du signal de parole. La prédiction pitch
n'est pas utile pour la parole non voisée du moment que l'excitation correspondante est

aléatoire et que son spectre est pratiquement plat [11].

2.2 La Prédiction court-terme

Le modeéle “source-filtre” nous permet l'utilisation de la prédiction linéaire pour

enlever les redondances court-terme du signal de parole. Dans une trame de N échantillons,
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le signal s[n] peut étre considéré comme étant la sortie d’un systeme ayant une excitation

d’entrée u[n] inconnue [21] :
P q
s[n]=Yas[n-k|]+GYbuln-1] by=1 (2.1)
k=1 1=0

ou {ax}, {b} et le gain G représentent les paramétres du systéme. Dans I'équation (2.1), le
signal de parole est prédit comme une combinaison linéaire des sorties antérieures et des

entrées antérieures et présentes. La transformée en z du systéme H(z), est ainsi égale a :

q
1+ Zb,z_I
H(z) = sz(z) =G—= 2.2)
@ 4 Saz
k=1

ou S(z) et U(z) sont les transformés en z de s[n] et u[n] respectivement.

H(z) représente dans I'équation (2.2) un modéle général pble-zéro dit modéle autorégressif
a moyenne ajustée (ARMA). Si a,=0 pour, H(z) devient un modéle tout zéro ou modéle a
moyenne ajustée (MA). Si bi=0 pour, H(z) devient un modéle tout pbdle ou modéle
autorégressif (AR).

Pour des raisons de simplicité et d’efficacité de calcul, le modéle tout pble est préféré dans la
plupart des applications et s’identifie assez fidélement au modéle du tube acoustique pour la
production de la parole [22]. Bien que ce modéle donne une trés bonne représentation du
systéme vocal pour les voyelles qui contiennent des résonances, ce n'est qu’une
approximation pour les classes de phonemes comme les nasales et les fricatives qui
contiennent des vallées spectrales correspondant aux zéros dans H(z). Néanmoins, l'oreille
humaine est plus sensible aux pbles qu'aux zéros ce qui rend la simplification acceptable.
De plus, il a été montré que l'effet d’un zéro dans la fonction de transfert peut étre obtenu en
incluant plus de péles [23].

En se basant sur le modele tout pdle, I'échantillon de parole courant est prédit par une

combinaison linéaire des p échantillons passés :
. P
§[n]= Xas[n—k] (2.3)
k=1
et I'erreur de prédiction ou résiduel du signal r[n] est donnée par :

r[n]=s[n]- Ii:laks[n — k] (2.4)
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En prenant la transformée en z des deux membres de I'équation (2.4) on obtient :

R(z)=A(z)S(z) (2.5)
ou R(z) représente la transformée en z du signal résiduel, et
Dk
avec A(z)=1-Yayz (2.6)
k=1

le filtre A(z) est appelé filtre d’analyse de la prédiction linéaire. Le filtre de synthése de la
prédiction linéaire,
1
H(z)=—— 2.7
(z) A 2.7)
modélise I'enveloppe spectrale de puissance du signal de parole. Un diagramme bloc

d’analyse et de synthése de la structure formantique est donné a la figure 2.1 :

s[n] r{ n] r{n] s[n]
- + —»
P
—k p
agz -k
E‘l >az e
k=1
rpn

s[ n] [n] r[n] s[n]

(a) Etage d'analyse du formant (b) Etage de synthése du formant

Fig.2.1 Diagramme bloc de la structure formantique.

L'ordre p du modéle est choisi de facon a ce que I'estimation de I'enveloppe spectrale soit
adéquate. Une facon de procéder est d'allouer une paire de pdles pour chaque formant
présent dans le spectre. On ajoute 2 a 4 pbles pour approximer les zéros dus aux sons non
VOISES.

Si la prédiction linéaire est basée sur les échantillons de parole passés s(n), celle-ci est dite
prédiction linéaire adaptative progressive (Forward Adaptative) et dans ce cas les

coefficients de prédiction doivent étre transmis au décodeur comme information externe. Si

maintenant la prédiction est basée sur les échantillons de parole passés reconstruits g(n),
celle-ci est dite prédiction linéaire adaptative régressive (Backward Adaptative) et les

coefficients n'ont plus besoin d’'étre transmis au récepteur. Pour avoir les coefficients du filtre
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court-terme {ax } (appelés aussi coefficients LPC) du processus AR, la méthode classique

des moindres carrés peut étre utilisée. La variance ou I'énergie du signal erreur r[n] est
minimisée sur une trame de parole. Deux grandes approches sont utilisées pour I'analyse
LPC (Linear Prediction Coding) court-terme : la méthode d’autocorrélation et la méthode de

covariance.

2.3 Méthode d’autocorrélation

Dans cette méthode c’est le signal parole qui est fenétré alors que pour la méthode

de covariance, le fenétrage s’effectue sur le signal erreur (résiduel). Donc dans la méthode

d’autocorrélation, le signal parole s[n] est d’abord multiplié par une fenétre d’analyse W[n]
de longueur finie afin d’obtenir un autre signal sw[n] qui est nul en dehors de la fenétre.

Dans le cas ou la fenétre de longueur N est positionnée en zéro, nous avons :

sw[n]=w[n].s[n] pour 0<n<N-1, (2.8)

Sw [n]=0 ailleurs.

Plusieurs fenétres d'analyse de différentes formes ont été proposées, mais celle de

Hamming qui est une fonction cosinus rehaussée, est la plus utilisée.

2zn

0.54-0.46 cos( J 0<n<N-1,

w(n]= (2.9)

0, ailleurs.

L’énergie du résiduel peut donc étre minimisée pour donner les coefficients du filtre linéaire

de prédiction. Soit E I'énergie de I'erreur :
2
© ) p
E= Y ¢’n]= X (sw[n]— Zaksw[n—k]J (2.10)
Nn=- n=—o0 k=1
ot e[n]est le résiduel correspondant au signal fenétré s, [n]. Les valeurs de a, qui
N . o L . oE
minimisent E sont déterminés en annulant les dérivés partielles — pour k=1,2,3,...,p. Cela
ay

donnera p équations linéaires avec p coefficients inconnus ay :
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%ak » swln—i]sy[n-k]= isw[n—i]sw[n], 1<i<p (2.11)
k=t

N=—o N=—o0

La fonction d’autocorrélation du segment de parole pondéré s,, [n] est donnée par :

R(i)= NZ_j_ls\,v[n]s\,\,[n—i], 0<i<p (2.12)

ot R(i) est une fonction paire, R(i)=R(~i). Alors les équations linéaires peuvent étre

écrites sous la forme :

Mo

R(i—k|)a, = R(), 1<i<p (2.13)

k=1

Sous la forme matricielle, 'ensemble des équations linéaires est représenté par Ra = v qui

peut étre réécrit en :

[ R(0) RL . . Rp-Dla] [RO]

R(1) RO) . . R(p-2)[a| |R(
R@® . . : = (2.14)

R(p-D) R(p-2) . . RO J3ap] [R(p)]

La matrice résultante est une matrice Toeplitz. Cela facilite la résolution des équations de
Yule-Walker pour les coefficients a, avec des algorithmes de calcul rapides comme celui de

Levinson-Durbin [21,24] ou celui de Schur [25]. C’est I'algorithme de Levinson-Durbin que

nous utiliserons pour trouver les coefficients de prédiction. La structure Toeplitz garantit

que A(z) est a phase minimale (zéros et péles a l'intérieur du cercle unité) [26]. Le filtre de

synthése H(z)=1/A(z) est donc stable. Cette propriété est un facteur motivant majeur pour

I'utilisation de la méthode d’autocorrélation pour I'analyse LP.

2.4 Méthode de covariance

La minimisation dans la méthode de covariance est effectuée sur le signal erreur

fenétré de sorte que I'énergie a minimiser soit :

E= ¥ e2n]= Selnwn] (2.15)

N=—o0 N=—o0
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e : . , oE
En annulant les dérivations partielles par rapport aux coefficients du fitre —— =0 pour

6ak
k=1,2,3,...,p, on a p équations linéaires :
P
2.0(1,k)ay, = ¢(i,0), 1<i<p, (2.16)
k=1

ou la fonction de covariance ¢(i,k) est définie par :
o(i,k)= 3 wn]s[n—i]sgn—k] (2.17)
Sous forme matricielle, les p équations deviennent ® a =¥, ou :
0LD 02 . . op)al] [v®]
021 #(22) . . #(2,p)|2az| |[w(2)

= - (2.18)

(D o(p2) . . PP ap| [w(p)]

ou vy (i) =¢(1,0) pour 1<i<p.

La matrice de covariance préserve sa propriété de symétrie et est définie positive mais n’est
pas nécessairement Toeplitz, ce qui rend la méthode moins efficace en terme de calcul
comparativement a la méthode d'autocorrélation. La matrice de covariance peut étre

décomposée en un produit de matrices triangulaire supérieure et inférieure :
o=L U (2.19)

La décomposition de Cholesky est habituellement utilisée pour convertir la matrice de

covariance en un produit de deux (02) matrices :

®=CC’ (2.20)

ol C=L et C"=U. On calcule le vecteur a en résolvant d’abord I'équation :

Ly=%¥ (2.21)
Puis :
Ua=y (2.22)
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2.5 Algorithme de résolution

Nous admettons que la fonction d’autocorrélation R(k) est connue pour k=0,1,..., p.
Il s’agit donc de résoudre le systéme linéaire (2.14), c’est-a-dire en fait inverser une matrice
dordre p. Les méthodes algébriques classiques exigent pour cela un nombre
d’opérations(multiplication+addition) de I'ordre de p?, ce que I'on note par O(p®). L'algorithme
qui va étre décrit profite de la structure particuliere (Toeplitz symétriqgue) de la matrice

d’autocorrélation pour résoudre (2.14) par une récursion sur lI'ordre de prédiction : autrement

dit, il fournit toutes les solutions d'ordre m=1, 2, ..., p. Le nombre d'opérations est

seulement O(p?).

La variance de I'erreur de prédiction a,, sera obtenue également par une récurrence

sur I'ordre m.
Algorithme de Levinson-Durbin.
Rappelons que la fonction d’autocorrélation est supposée connue et que pour un

signal stationnaire, on a :

R(,j)=R(i-j)=R(K) (2.23)
Initialisation :
an(0)=1, (M=1,2,...p) og=R(0)=0c2 (2.24)
Récursion :
*pourm=1,2,...,p
== = 2| ROm)- Tt 2R 1) 225)
Olm—1 i=1

* pour i=1, 2, ..., m-1
oci(m):oci(m—l)—kmocm_i(m—l) (226)
2
Oy = am_l(l— km) (2.27)
Les coefficients résultants, lorsque m=p, oci(m) représentent les coefficients de prédiction
d’un prédicteur linéaire d’ordre p :

ai=ati(p) 1<i<p
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2.6 La Prediction long-terme

Les segments de parole voisés montrent une forte corrélation long terme laquelle est
maintenue dans le signal résiduel. Ces redondances peuvent étre exploitées par l'utilisation
d’un prédicteur pitch. Dans ce contexte, un filtre long terme peut étre employé [27] :

P(z)=pz P (2.28)
ou B et D sont respectivement, le coefficient prédicteur et la période du pitch estimée en
échantillons. Le signal erreur est exprimé par :

e(n)=r(n)-Br(n-D), (2.29)
et est appelé signal résiduel pitch. En prenant la transformée en z des deux membres, le

filtre d’analyse du pitch est donné par :
P,(z)=1-pz P, (2.30)

Dans le domaine temporel, le filtre d’analyse pitch soustrait de I'échantillon de parole
courant I'échantillon (pondéré par ) situé a un retard égal a la période estimée. Dans le
domaine fréquentiel, le filtre d’analyse pitch enléve la structure harmonique du signal
d’entrée (le résiduel dans ce cas). L'analyse pitch n'aura pas d’effet utile sur le signal non
voisé du moment que I'excitation non voisée est aléatoire (pas de structure harmonique). Le
coefficient prédicteur [ indique le degré de périodicité de la forme d’onde et prend des
valeurs comprises entre 0 et 1. Ainsi [ est proche de 0 pour une structure non périodique (et

la valeur de la période D est donc sans signification) et égal pratiquement a l'unité pour de la
parole voisée.

Au niveau du décodeur, le filtre de synthése pitch est donnée par :

1 1
P,(z)= b0 1-p® (2.31)

et est utilisé pour introduire la structure harmonique au niveau du signal de parole synthétisé.

2.7 Analyse par synthese

Presque tous les codeurs standards de la parole font partie de la classe des codeurs
utilisant I'analyse par synthése par prédiction linéaire (LPAS coders). Dans cette classe de
codeurs, on trouve les trois standards ITU ( International Telecommunications Union)
G.723.1, G.728, et le G.729 et tous les standards cellulaires digitaux en [28] :
¢ Europe : Systéme Global pour Télécommunications mobiles (GSM), débit total, débit

moitié, et débit total amélioré.
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¢ Amérique du Nord : Débit total et débit total amélioré pour les systémes a accés multiple a

division temporelle (TDMA) et les systemes a acces multiple a division de code (CDMA).

¢ Japon : débit total et débit moitié.

¢ Le standard fédéral 1016: codeur de la parole a 4.8Kb/s pour la téléphonie
sécuritaire.

La parole décodée est obtenue en filtrant le signal produit par le générateur
d’excitation a travers un filtre de synthése prédicteur long-terme (LT) et un filtre de synthése
prédicteur court-terme (ST). Le signal d’excitation est obtenu en minimisant I'erreur
quadratique moyenne sur un bloc d’échantillons. Le signal erreur est la différence entre les
deux signaux perceptuels (original et synthétique). Le filtre court-terme modélise les
corrélations court-terme (enveloppe spectrale) dans le signal de parole. C’est un filtre tout
péle. Les coefficients prédicteurs sont déterminés a partir du signal de parole en utilisant les
techniques de prédiction linéaire (LP) et sont adaptés dans le temps, avec des débits allant
de 30 jusqu'a 400 fois par seconde.

Le filtre prédicteur long-terme modélise les corrélations long-terme (structure fine
spectrale) dans le signal de parole et posséde comme parameétres : le délai (retard) et le
gain. Pour les signaux périodiques, le délai correspond a la période du pitch (ou
éventuellement un multiple de la période du pitch). Celui-ci est aléatoire pour les signaux non
périodiques. Typiquement, les coefficients prédicteurs long-terme sont adaptés 100 a 200
fois par seconde.

Une structure alternative communément utilisée pour le filtre pitch est le dictionnaire
adaptatif. Dans cette approche, le filtre de synthése long-terme est remplacé par un
dictionnaire contenant les excitations passées a différents délais. Les vecteurs résultants
sont scrutés et celui qui minimisera 'erreur sera sélectionné. De plus, un facteur d’échelle
optimal peut étre déterminé pour le vecteur sélectionné.

Pour avoir un débit total minimum, le nombre moyen de bits par échantillon pour
chaque trame d’excitation doit étre petit. Dans le codeur a impulsions multiples, I'excitation
est représentée comme une séquence d’'impulsions localisées a des intervalles espacés de
fagon non uniforme [29]. La procédure d’analyse de I'excitation consiste a déterminer les
amplitudes et les positions des impulsions. Trouver ces parametres pour toutes les
impulsions simultanément reste difficile a effectuer et de plus simples procédures comme la
détermination des positions et amplitudes séquentiellement sont utilisées. Le nombre
d’'impulsions requis pour avoir une qualité de parole acceptable varie entre 4 et 6 impulsions

toutes les 5 ms.
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Les codeurs prédictifs linéaires excités par codes (CELP) [30], qui représentent la
réalisation la plus commune dans le modele d’analyse par synthése, utilisent une autre
approche pour réduire le nombre de bits par échantillon. Ici, 'encodeur comme le décodeur
emmagasine la méme collection des C séquences possibles de longueur L dans un
dictionnaire. L'excitation pour chaque trame est complétement décrite par I'index d'un
vecteur approprié dans le dictionnaire. L'index est trouvé par une recherche exhaustive sur
tous les vecteurs possibles du dictionnaire, sélectionnant celui qui produit la plus petite

erreur entre le signal décodé et le signal original.

Pour simplifier la recherche, la structure ” gain-forme” pour le dictionnaire est
généralement utilisée. Plus de simplifications peuvent étre apportées en peuplant les
vecteurs du dictionnaire avec une structure multimpulsionnelle. En utilisant uniguement
guelgues impulsions (valeurs +1 et —1) pour chaque vecteur, on peut avoir des procédures
de recherche efficaces. Cette partition de I'espace de I'excitation est connue sous le nom de
dictionnaire algébrique et la méthode d’excitation qui en découle est dite prédiction linéaire
excitée par code algébrique (ACELP) [31].

2.7.1 Le codeur CELP
2.7.1.1 Introduction

Le codeur CELP est un quantificateur vectoriel prédictif. Il est largement utilisé pour
compresser les signaux de parole en bande téléphonique a des débits inférieurs a 16 kbit/s
depuis son introduction par Atal et Schroeder en 1982 dans la version dite multi-
impulsionnelle puis en en 1985 dans la version plus générale. |l est également utilisé pour

compresser des signaux de parole en bande élargie.

2.7.1.2 Principe des codeurs CELP
On rappelle que le schéma de principe d’'un codeur CELP est équivalent au schéma

de modélisation standard d'un signal s(n) par un processus aléatoire stationnaire

autorégressif S (n) comme le montre la figure 2.2 :
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Fig.2.2 Principe de la modélisation paramétrique [22].

Comme nous l'avons déja signalé, le signal de la parole n'est pas stationnaire. Ses
propriétés statistiques varient au cours du temps. Alors, pour le traiter, on doit faire une
approximation qui consiste a le considérer comme localement stationnaire sur des intervalles
de temps de l'ordre de 10 a 30 ms.

Des fenétres d’analyse sont alors introduites de longueur 80 a 240 échantillons si I'on choisit
une fréquence d’échantillonnage de 8 kHz. On dispose ainsi de "N" échantillons qu'on
utilisera pour extraire les caractéristiques du modéle. Ces derniéres, codées a I'émetteur et

transmises a travers le canal de transmission, sont décodées au récepteur.

On cherche a construire un signal synthétique S;...Sy_; le plus ressemblant possible

au signal de départ sj...Sy_; sur 'ensemble de la fenétre d’analyse.

Il faut donc définir le mode de construction du signal synthétique et préciser le critere de
ressemblance. Une régle de construction possible est le passage d’un signal Ty.....fIy_1 &
travers un systeme. Le choix se rapporte en général sur des filtres linéaires, invariants (dans
la fenétre d’analyse) et causaux. On détermine ensuite les valeurs numériques des
difféerents paramétres qui interviennent dans ce modéle. On minimise un critére de

ressemblance entre le signal réel et le signal synthétique. Pour des raisons de simplicité, on

choisit presque toujours un critére quadratique de la forme :

NL o F N,
E=>(5,-Sy) = 2 & (2.32)
n=0 n=0

Ici, il faut déterminer Ty....Ty_jet les coefficients du filtre : on note que c’est un

probléme de déconvolution. Vu qu’on ne peut déterminer simultanément I'entrée et les
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coefficients du filtre, une solution sous-optimale consiste a déterminer d’abord les
coefficients du filtre en faisant des hypothéses trés simplificatrices au niveau de I'entrée puis

on raffine le modéle de I'entrée.

2.7.1.3 Modéle de synthése de la parole dans un codeur CELP

La synthése de la parole dans un codeur CELP [29], [30], [32] et [33] est identique a
celle utilisée dans les codeurs prédictifs adaptatifs [34]. Elle consiste en deux filtres récursifs
linéaires a coefficients variables dans le temps, ayant chacun un prédicteur dans la boucle
de contre réaction figure (2.3). La premiére boucle contient un prédicteur long-terme qui
géneére les périodicités du pitch d'un son voisé, la seconde contient un prédicteur court-terme

qui restaure l'enveloppe spectrale.

Structure fine Enveloppe spectrale
Innovation (pitch) (formants)
" blanche "
—+ -+ ,
parole
Prédicteur Prédicteur
long-terme |q—! | court-terme

Fig.2.3 Modéle de synthése de la parole [30].

Les deux prédicteurs sont déterminés en utilisant les méthodes décrites dans les
références [35] et [36]. Le prédicteur court-terme a, par exemple, 16 coefficients et est
déterminé en utilisant en analyse LPC la méthode de covariance stabilisée pondérée toutes
les 10 ms [34] et [36]. Dans cette méthode, I'erreur de prédiction instantanée est pondérée
par une fenétre de Hamming de 20 ms et les coefficients sont obtenus en minimisant
I'énergie de I'erreur pondérée.

La forme générale du prédicteur long-terme est :

1 1
P(z)

J } (2.33)
1— > sz—(Mﬂ)
j——1

ou B : les coefficients gain.
M : la période pitch (20 < M <147)

J . (prend les valeurs -1, 0, et 1).
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Le décalage M approxime la périodicité du signal. Le gain B peut étre interprété comme un
indicateur du niveau de périodicité avec B approchant la valeur 1 pour des signaux trés
périodiques. Ces parametres sont déterminés par analyse-synthése et en boucle fermée.
Pour les sons voisés, la fréquence du pitch varie de 54 Hz a 400 Hz. Pour une fréguence
d’échantillonnage de 8 kHz, I'échelle de décalage est comprise entre 20 et 147 échantillons
(128 délais possibles) ce qui nécessite 7 bits pour le codage.

L'utilisation du prédicteur pitch est importante dans le codeur CELP. Sans lui, le dictionnaire
aléatoire ne peut générer efficacement les composantes périodiques dans le signal
d'excitation [37], [38] et [39]. En effet, cette périodicité correspond, physiologiquement, a la
période de vibrations des cordes vocales.

2.7.2 Introduction d’un facteur perceptuel

Les fonctions de colit quadratiques se prétent bien aux calculs : elles possédent la
propriété de fournir un systéme linéaire lorsque l'on dérive ce critére par rapport aux
parametres inconnus. Par contre, ce critére n’est pas forcément bien adapté a notre systéme
auditif. Une correction perceptive est trés largement utilisée pour pallier & cet inconvénient
[40]. On rajoute une fonction de pondération, sous la forme d’un filtre de fonction de transfert

W(z), avant le critere de minimisation.

On sait que le bruit d0 a la quantification est moins perceptible lorsque le signal a
beaucoup d’énergie. On dit que le signal masque le bruit. Il n’est pas possible de jouer sur la
puissance totale du bruit de quantification. Par contre il est possible de modifier sa forme
spectrale. On cherche donc une fonction de pondération qui attribue moins d’importance aux

zones fréquentielles énergétiques c'est-a-dire aux zones formantiques. On montre que la

fonction de transfert W(z) = A(z)/ A(z/y) avec 0 < ¥ < 1 joue ce réle. En effet, si on note

p— - p -
A@) =1+a;z T4, apz ? =[1(1-piz") (2.34)
i=1
On remarque que :
. ~ o, P _
AC =1rag 7t agy? 2P = [TA-ypiz ) (2.35)
i=1

Le module de la réponse en fréquence du filtre 1/A(z/y) présente des pics moins accentués
gue celui du filtre 1/A(z) puisque les péles du filtre 1/A(z/y) sont ramenés vers le centre du
cercle unité par rapport a ceux du filtre 1/A(z). Le module de la réponse en fréquence du

filtre W(z) = A(z)/ A(z/7y) a donc la forme souhaitée. Le tracé de la figure 2.4 montre, pour
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trois fenétres d'un signal correspondant a une transition d’'un phoneme voisé vers un

phonéme non-voisé, le module de la réponse en fréquence des filtres }/A(z) et W(z).

AAAAM Aol

R

Fig.2.4 Spectre du signal et module de la réponse en fréquence de la fonction
de pondération W(z) = A(z)/A(zly) pour trois fenétres avec y = 0.8.

2.7.3 La séquence optimale

Considérons par exemple, le codage d'une trame de signal parole échantillonnée a 8
kHz et de durée 2.5ms. Chaque trame consiste en 20 échantillons. Un débit binaire de 1/2
bits par échantillon correspond a 1024 séquences possibles de longueur 20 pour chaque
bloc.

La procédure de sélection de la séquence optimale est illustrée en figure 2.5(a).
Chaque élément du dictionnaire fournit 20 échantillons du signal innovation. Celui ci est mis
a I'échelle par un facteur d'amplitude qui est constant et réactualisé a une nouvelle valeur a
chaque cycle d'adaptation. Les échantillons ainsi mis a I'échelle sont filtrés séquentiellement
a travers les deux filtres récursifs, pour introduire la périodicité des sons voisés et
I'enveloppe spectrale. Les échantillons du signal de parole régénérés a la sortie du deuxieme
filtre sont comparés aux échantillons correspondant du signal de parole original pour former

le signal différence.
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Ce dernier, représentant l'erreur objective, est alors traité a travers le filtre de
pondération perceptuel. Pour chaque innovation, on détermine le vecteur erreur puis on
calcule sa valeur quadratigue moyenne correspondante. L'innovation fournissant la valeur
minimale de I'erreur perceptuelle est sélectionnée. Son indice est alors transmis avec les
paramétres des filtres court-terme et long-terme et l'indice représentant la quantification des

gains. La procédure est répétée pour chaque nouveau vecteur de parole.

e e - Er;tzodage _
I
! F-—————==-- P+ Multiplexage
I
I
I : A A Parole, Buffer
| ! Lo d’entrée de trame
I | ol
o
: : [ Analyse
! I b ____ po——-| LPCet trame
I : I | Quantification Parole
I I I I " d’entrée
I | ! I I
I | ! | I
1 | : | |
| : | | :
L | | " Parole | v +
L . | I synthétique —
Dictionnaire i '
Q v Gain + : /.I.\ : : »@
. 7\ | v !
\ |
A ! — — I
I 1 Prédicteur Prédicteur |
| : —pp| LONgterme court terme ! Eérsgc;age
I
I : | Filtre de Filtre de |
: : I synthése synthése I
I i | Long terme court terme :
| 1 | |
! 1
| ! | v
I
: I : — Filtre
[ S Minimum <« Perceptuel de <
MSE pondération

Fig.2.5 Procédure pour trouver la séquence optimale [41].

2.8 Conclusion

Dans le codeur CELP, le signal parole passe a travers les deux prédicteurs en
cascade : le prédicteur long-terme qui génére les périodicités du pitch d’'un son voisé et le
prédicteur court-terme qui restaure I'enveloppe spectrale. Les codeurs CELP utilisent la
quantification vectorielle. L'index du code vecteur qui produit la meilleure qualité du signal de

parole est transmis avec le gain correspondant.
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Le principe de recherche dans le dictionnaire consiste en une minimisation de l'erreur
quadratique perceptuelle et ceci en utilisant la technique d’analyse par synthése.

La recherche dans le dictionnaire nécessite une grande charge de calcul (dizaines de
MFLOPS) mais avec le développement d’algorithmes rapides, le codeur CELP peut étre
implémenté en temps réel en utilisant des DSP modernes. Cette technique est actuellement

I'une des plus utilisée pour obtenir une haute qualité de parole a trés bas débit.
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Chapitre 3
Codeur a faible retard LD-CELP

3.1 Introduction

A partir du CELP conventionnel, des modifications ont été apportées pour satisfaire
les exigences d’avoir un faible retard et une excellente qualité de parole reconstruite. Pour
cela, le type d’adaptation utilisé en analyse LPC est fait d'une maniere régressive (backward-
adaptative) pour éliminer I'opération de bufferisation d’'une longue trame de parole. Le
prédicteur pitch est éliminé et pour compenser sa contribution, I'ordre de prédiction du filtre
de synthése est augmenté de 10 a 50. Un filtre perceptuel de pondération est utilisé et une
prédiction linéaire régressive sur les gains logarithmiques est faite pour suivre la dynamique

du signal d’entrée.

3.2 Principe du LD-CELP

Le codeur LD-CELP est basé sur la version adaptative régressive du codeur CELP
conventionnel [32] et [33] . L'essence ou le principe du CELP qui consiste a utiliser la
méthode d'analyse par synthése pour la recherche dans le dictionnaire est retenue  dans
le codeur LD-CELP. Cependant pour avoir une haute qualité avec un faible retard, la plupart
des blocs du CELP doivent subir des modifications.

Dans le CELP conventionnel, les parametres de prédiction (court-terme et long-
terme), les gains, et la ségquence d’excitation sont tous transmis au récepteur. Dans le
codeur LD-CELP montré dans la figure 3.1, on transmet seulement la séquence d’excitation.
Tous les autres parameétres sont adaptés en backward. Cela veut dire que les coefficients de
prédiction ne vont pas étre dérivées des échantillons de parole d’entrée mais plutdt des
échantillons de parole précédemment quantifiés [10] et [40]. Etant donné que ces
échantillons sont aussi disponibles au niveau du décodeur, ce dernier peut aussi déterminer
les coefficients prédicteurs en utilisant la méme procédure que celle de I'encodeur. Ainsi, il
n'est plus nécessaire de transmettre des bits d’'information externes (side information) pour
spécifier ces coefficients. De plus, avec I'adaptation en backward, il n'est pas nécessaire de
buffériser les 20 ms du signal de parole d’entrée pour I'analyse LPC. Par conséquent, le
vecteur d'excitation devient I'unité de base de bufférisation et le retard de codage sera égal a
trois fois la taille du vecteur. Comme la dimension du vecteur est inférieure et de beaucoup

au 20 ms, le retard de codage est ainsi hautement réduit [10].
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u(n) Synthesi 8(n)
-——{ 7BitShape %O )] oas ylt;'l .
Codebook L ilter
To X £ |: f
“ 3BitGain | | | Backward '
Codebook Gain Backward
Adaption LPC
':\ Adaption
Minimise e (n) Weighting e(n)
Weighted Error Filter
s(n)
Input
Speech
Signal
c () u() Synthesis 8(n)
7 Bit Shape k @ Gain -
Codebook \Z/ / ilter
¥ 1 B ¥
i 3 Bit Gain ] Backward :
' Codebook G""_‘ Backward
; Adaption LPC
5 T Adaption
: Output Post
: Speech Filter
Input
From
Encoder

Fig.3.1 Codeur et Décodeur LD-CELP (Code Excited Linear Prediction) d'aprés [42].

3.3 Préedicteur LPC d’ordre supérieur

En développant l'algorithme du LD-CELP, on utilisa au début un prédicteur LPC

d’ordre 10 et un prédicteur pitch trois états adaptés en backward .

Bien

que

cette
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configuration produisit une bonne qualité de parole pour un canal clair, I'adaptation backward
du prédicteur pitch fut tres sensible aux erreurs de canal. Cette mauvaise adaptation
(divergence) due a la présence des bits erreurs a conduit les auteurs [40] & supprimer le
prédicteur pitch ; cependant I'élimination de ce prédicteur a fait que la qualité de la parole
prononcée par un locuteur féminin se dégrade de fagon significative, bien que I'effet sur un
locuteur masculin soit beaucoup moins notable. Pour compenser cette perte de qualité,
I'ordre du prédicteur LPC a été augmenté de 10 a 50. La motivation de ce choix a été faite
afin d’exploiter les redondances du pitch dans la parole prononcée par un locuteur féminin.
Nous avons trois justifications pour le choix de I'ordre 50 pour le filtre LPC :
a- l'analyse LPC adaptative régressive est apparue assez robuste aux erreurs de
canal méme apreés I'augmentation de I'ordre LPC a 50,
b- nous ne sommes plus obligés de transmettre des bits pour spécifier les
50 coefficients du modéle LPC vu qu’ils sont adaptés en backward,
c- le gain de prédiction est généralement saturé pour des ordres supérieurs a 50 :
pour un locuteur masculin, ce gain se sature a l'ordre 20 alors que pour un
locuteur féminin il n'atteint la saturation qu’a I'ordre 50 (figure 3.2).
Un autre avantage possible a été trouvé : en éliminant le prédicteur pitch et en utilisant a la
place un prédicteur LPC d’ordre 50, le codeur devient moins spécifique pour le signal parole
du moment qu’il ne tient compte d’aucune quasi-périodicité du pitch dans le signal d’entrée.
Ce qui peut expliquer pourguoi le codeur fonctionne trés bien avec d’autres types de signaux

comme la musique ou bien les signaux de données modem.

25 T T T T

24+

22+

o
20+
-0- Locutewr masculin
18 F L
(-x— Locutewr farminin 1
-‘IE 1 1 1 1
] 20 40 G0 an 100

Crdre de prédiction

Fig 3.2 Evolution du gain de prédiction en fonction de prédiction du filtre de synthese.



3. Codeur a faible retard LD-CELP 53

3.4 Opération de fenétrage

Le choix de la fonction de fenétrage joue un réle important dans la capture des
variations statistiques du signal d’entrée [42]. En général, pour I'analyse LPC, une fenétre
non récursive comme celle de Hamming est utilisée mais vue que cette méthode nécessite
une opération de bufferisation en plus de la charge de calcul (multiplication et addition) pour
I'estimation de la fonction d’autocorrélation, cette fenétre a été remplacée par la version
modifiée de la fenétre de Barnwell [43]. Cette derniere représente la réponse impulsionnelle
d'un filtre numérique récursif et posseéde une longueur infinie. Le calcul de la fonction
d’autocorrélation se fait d'une facon récursive et vue que la matrice d’autocorrélation est de
type Toeplitz, la résolution du systéme d'équations peut donc étre accomplie par récursion
(sans inversion de matrice) en utilisant la méthode de Levinson-Durbin.

La forme de la fenétre w(n) doit étre de telle sorte que le signal dans le passé immédiat
soit pondéré plus que le signal dans le passé lointain. Ainsi le prédicteur agit selon les
modes de changement de la stationnarité du signal de parole d’entrée.

Les parametres importants dans le choix d'une fenétre sont la forme et la longueur
effective de cette fenétre. Un autre facteur a prendre en considération est la complexité de
calcul de l'algorithme de réactualisation. Une méthode pour réduire cette complexité dans la
procédure de réactualisation est d'utiliser une fenétre w(n) qu'on peut considérer comme la
réponse impulsionnelle d’un filtre causal d’ordre fini. L'utilisation de ces fenétres nous permet
d’avoir la possibilité d’avoir des équations de réactualisation récursives [43].

Pour décrire la maniére dont les coefficients d’autocorrélation sont calculés en utilisant la
fenétre hybride, notons par m l'indice du dernier échantillon dans une certaine trame et w(n)

le r]ieme

échantillon de la fonction fenétre, de sorte que w(n)=0 pour n<0 et w(n) est indicée
en backward dans le temps. Le signal de parole fenétré S (n,m) ou n est l'indice temps et m

le numéro de la fenétre est donné par :

S(n,m)=s(n)w(m-n) (3.1)
La fonction d’autocorrélation du signal fenétré est déterminée a partir de :
R(k,m)= s S(n,m) S(n +k,m) (3.2)
Nn=—oo

ol R(k,m) est le k'*™ coefficient d’autocorrélation pour la fenétre m. Si la longueur de la
fenétre utilisée est finie alors les limites de la sommation dans (3.2) sont aussi finies. Ces
coefficients d’autocorrélation sont alors utilisés comme entrées pour I'algorithme d’inversion

de la matrice de Toeplitz afin de déterminer les parameétres du filtre LPC.  Avec cette
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approche, nous nous retrouvons confrontés a plusieurs problemes lors de I'estimation des
fonctions d’autocorrélation. D’abord, pour avoir en général une bonne qualité de la parole,
les fenétres doivent étre recouvrantes (overlapping). Ainsi, plusieurs échantillons peuvent
étre utilisés pour plus d’'une trame lors du calcul des coefficients d’autocorrélation. De plus,
I'opération de recouvrement conduit & une augmentation considérable de bufférisation et de
charge de calcul. Ces problémes peuvent étre évités si le besoin d’'une longueur de fenétre
finie est écarté. D'ou l'intérét de l'utilisation d’'une classe de fenétres de longueur infinie.
L'une des fenétres de cette classe peut étre formée a partir de la réponse impulsionnellle
d'un filtre numérique de second ordre ayant deux pbles réels. La transformée en z
correspondant a ce filtre est :
1

@ = ez s pz)

(3.3)

ou o et B représentent le lieu des poles.
A partir des équations (3.1) et (3.2), les fonctions d’autocorrélations pour les séquences

fenétrées peuvent étre écrites comme suit :

R(k,m)= n:Z_O;(n)s(n+k)w(m-n)w(m-n -k) (3.4)
N=-+00
Maintenant en définissant :
W(n,k)=w(n)w(n-k) (3.5)
et: S(n,k)=s(n)s(n +k) (3.6)
5
‘ I-a=0975
2-m = Q855
F- @ = Q940
10 !
5 =2
II.:I T 1 1 1
i 1ag 200 300 00 300

Ao, Echeamiillons

Fig 3.3 Exemples de réponses impulsionnelles pour des filtres a réponse impulsionnelle infinie
avec un pole réel double a Z = —a..
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I'équation (3.4) devient :

R(m)="3 S(nk)W(m-nk) (37)

N=—o0

A partir de cette équation, on peut voir que le k'®™ coefficient d’autocorrélation peut étre

exprimé comme la convolution de la séquence {S(n,k)} et la fonction W(n,k). De plus,
sachant que W(n,k) est le produit de deux fonctions fenétres, alors Wk(z), la transformee
en z de W(n,k) est donnée par la convolution des transformées en z des deux fonctions
fenétres w(n) et w(n —k).

Maintenant si la fenétre est la réponse impulsionnelle de longueur infinie d'un filtre
numeérique H(z) alors Wk(z) peut étre écrit comme :

W) = — pHIH(Z, Moy 38)
2mj v
Si H(z) est prise comme étant la fonction de transfert du filtre de second ordre donnée

par (3.3), W (z) devient :

W, (z) = : dv 3.9
(2) 27cj&(1—0(\/_111—[3\/_%1—ow/z)(l—Bv/z) 59)
L’évaluation de cette expression donne :
b(0,k) +b(1,k).z*
Wi (2)= (010 + bR, 3 (3.10)
1-a@,k).z"-a(2,k).z“—a(3,k).z
ou:
k+1 pk+1
b0, k)= =P (3.11)
a—p
2pk+l 2  k+l
b k)= 2P —Pa (3.12)
a—f
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a@ k)=a? +B% + ap

a(2,k) = —(a’B* + a*p + ap?) (3.13)

a(3,k) =a’p®
Dans le cas ou o = 3 (en faisant tendre B vers o) on aura :

b(0, k) = (k +1) a¥

3.14
b1 k) = —(k —1) ak+? ©19
a(l k) =3.02
a(2,k) =-3.a% (3.15)
a(3,k) =

Ces équations montrent que les fonctions d’autocorrélation peuvent étre calculées de facon

récursive comme le montre la figure 3.4.

Entrée
- L J

S(n,0) | S(n,1) Ji S(n,2)
Filtre Filtre Filtre Filtre Filire
lineaire | lineaire lineaire linéaire | linéaire
0 1 2 N-1 N
R(0,n) R(1,n)  R(Zn) R(N-1,n) R(Nn)

Filtre lineaire
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S(n,k) (k+1) ak R(k,n)
71
302 - (k-1) ak+2
=304 zt
Z—l

Fig 3.4 Structure pour le calcul récursif de la fonction d’autocorrélation estimée pour une
analyse d'ordre N.

Analyse de la structure récursive :
Plusieurs points sont a noter concernant le systéme de la figure 3.4 :
* c'est un systéme point a point qui opére de facon identique sur chaque échantillon
donc pas de bufferisation additionnelle autre que celle montrée a la figure 3.4 ;
* le parametre a contréle complétement la longueur de la fenétre ;
* |les deux multiplications dans la partie non récursive du filtre [(k+1)o et (k-1)a*"?]
sont effectuées une seule fois par trame et non sur chaque échantillon ;
* |les constantes multiplicatives dans les parties récursives des filtres linéaires sont
identiques ce qui conduira a un stockage moins important et a des réalisations plus
simples des filtres ;
* |a logique de contrble pour la structure entiére est trés simple ;
* du moment que toutes les informations concernant la fenétre sont contenues dans
les coefficients du filtre, alors un stockage extensive de la fonction fenétre n’est pas
nécessaire.
Les coefficients d’autocorrélation sont calculés récursivement en faisant passer le signal de
parole a travers la structure spéciale du banc de filtres (figure 3.4).
Pour une analyse LPC d'ordre 50, il y a 51 filtres de forme directe d'ordre 3 dans le banc de
filtres, un pour chaque coefficient d'autocorrélation. Cependant, l'obtention de ces
coefficients par la méthode de Barnwell telle qu'elle est exposée, provoque des problémes
de précision numérique dans la séquence de l'analyse LPC d'ordre 50 dans le cas ou I'on
travaille en virgule fixe [10]. Ce probléeme est contourné en remplacgant le filtre de forme
directe d'ordre 3 par des filtres de 1* ordre en cascade [40].
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Les fonctions de transfert de ces filtres de 1* ordre sont :

1 1 ot (K +Dak — (k —Dak+2z?

2 2,1 1— 271

(3.16)

1-0?zt 1-a

ou o est le parametre de contrdle de la forme de la fenétre.

3.5 Filtre perceptuel de pondération

Comme dans le codeur CELP conventionnel, un filtre perceptuel pour le masquage
du bruit par les formants est utilisé.

La fonction de transfert de ce filtre pour le CELP conventionnel est de la forme :

1-Q(z)
W(Z)=—F" 3.17
@) 1-Q(z/y) (3.17)
ou
M i
Qz)=Yaz (3.18)
i=1
M . .
Qz/y)=Yv'aiz", 0<y<1 (3.19)
i=1

g; et M représentent respectivement les coefficients LPC quantifiés et I'ordre du prédicteur

généralement pris égal a 10. Soit donc le prédicteur d’ordre 10, représenté par la fonction de

transfert :

10 .
Qz)=X>qiz” (3.20)
i=1

ou g; representent les coefficients du prédicteur. La fonction de transfert W(z) du filtre

perceptuel s'écrira :

_1-Q(z/y1)
W(Z)_l—Q(Z/Yg) , O0<y,<y1<1 (3.21)
avec :
D (i)
Qlz/m)= gl (qi vl) z (3.22)
10

Qz/y2)=3 (qi Yiz) z" (3.23)

i=1
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Les valeurs optimales de y; ety, sont déterminées par des tests d’écoute.

Le filtre perceptuel est en général déplacé vers les deux branches avant I'opération de

soustraction entre le signal original et son synthétique. Ceci peut étre fait vu que le filtre est
linéaire. La minimisation est alors équivalente a la minimisation de I'erreur quadratique
moyenne de l'erreur entre les deux signaux (original et synthétique) pondérés comme

montré dans la figure ci-dessous.

s(n)
Filtre
perceptuel
" E
w(n) i — e(n rreur
" pelitl::et;?uel > o quadratique [—»
Sortie du filtre moyenne

de synthése

Fig 3.5 Déplacement du filtre perceptuel vers les deux branches d’entrées.

Le filtre de perception permet la redistribution de I'erreur dans le domaine spectral.
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Fig 3.6 Densité spectrale de I'erreur

a- sans pondération  b- avec pondération
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3.6 Prédicteur de gain

Les codeurs de parole a faible retard utilisent la prédiction linéaire adaptative
backward pour I'évaluation du gain d’excitation. Au niveau de I'encodeur, chaque vecteur est
normalisé de facon appropriée avant I'opération d’encodage (quantification vectorielle). Les
vecteurs normalisés ont une échelle dynamique réduite et peuvent donc étre codés
efficacement. Au niveau du récepteur, la sortie du décodeur est multipliée par le gain estimé
[44]. Cette procédure permet de suivre assez fidélement la puissance court-terme du signal
parole.

Le vecteur d’excitation e(n) mis & I'échelle s'écrit :

e(n)=o(n).y(n) (3.24)
ou
y(n) représente un des mot-codes excitation du dictionnaire a l'instant n et cs(n) le gain

d’excitation adaptatif en backward. Les écarts type (RMS) associés a y(n) et e(n) étant

respectivement Gy(n) et ce(n) nous avons l'égalité :

ce(n)=o(n).cy(n) (3.25)

Dans le domaine logarithmique I'équation (3.25) s’écrit :
log[c, (n)] = log[o(n)]+ log|o, (n))] (3.26)

Le but de ce prédicteur est d’obtenir G(n) aussi proche que possible de ce(n) en exploitant

les informations disponibles a linstant n. Soit le prédicteur d'ordre 10 opérant sur la

séquence log[o,(n —1)], log[o,(n —2)]...., log[o,(n —10)] afin de prédire log[s(n)] :

loglo(n)] = iz“lpi.log[cem—i)] 3.27)

ou p; représentent les coefficients du prédicteur.
Donc :

log[o(n)] = ilzzo‘ipi.log[c(n —i)]+ ilé)‘ipi.log[oy(n - |)] (3.28)
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D’aprés (3.28) nous pouvons noter que Iog[cs(n)] peut étre vu comme la sortie d'un filtre

pole-zéro d'ordre 10 avec Iog[csy(n —1)] comme entrée. La réactualisation des coefficients
p; du prédicteur log-gain se fait a travers une analyse LPC regressive adaptative sur la

séquence antérieure log[c,(n —i)], i=1,...,10.

L'efficacité de I'adaptation du gain en backward est montré a la figure 3.7. Sur celle-ci sont
portées les fonctions densité de probabilité (PDF) des gains optimaux des vecteurs
d’excitation (avec et sans adaptation). On constate que I'adaptation en gain produit une PDF
avec des pics autour de 1 et avec une variance réduite ; ceci conduit & une meilleure

gquantification des gains optimaux.

=
a
2
-
%
| I | 1
4 s 6 7 8 9 10
(a) No Gain Adaption
10-1
5
z2
2
a
=
=
:
[
4 L] 6 7 8 9 10

(b) With Gain Adaption

Fig 3.7 PDFs des gains normalisés avec et sans adaptation backward
du gain d'apres [42].

3.7 Conclusion

Se distinguant des codeurs CELP conventionnels qui transmettent cing types
d’'informations différentes (adaptation en forward), le LD-CELP transmet seulement I'index de
10 bits de la quantification vectorielle du mot code c'est-a-dire de la meilleure excitation
sélectionnée dans le dictionnaire. Le tableau ci-contre montre les deux types d’'adaptation

pour les cing paramétres :
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Parametre CELP conventionnel | LD-CELP
Coefficients LPC Forward Backward
Gain d’excitation Forward Backward
Vecteur d’excitation Forward Forward
Gain du prédicteur Pitch Forward Non utilisé
Période du prédicteur Pitch Forward Non utilisé

Tableau 3.1 Types d'adaptations pour le CELP conventionnel et le LD-CELP.

Afin d’avoir une haute qualité de parole avec un retard de codage assez faible, la
plupart des blocs du codeur CELP conventionnel ont subi des modifications. Les principales

caractéristiques du LD-CELP sont :

e un prédicteur LPC d’ordre supérieur avec une analyse LPC adaptative en backward ;

¢ adaptation régressive du gain d’excitation a I'aide d’'un prédicteur log-gain adaptatif ;

¢ |'opération de fenétrage pour les analyses LPC est effectuée par la fenétre de
BARNWELL modifiee qui fournit les coefficients d'autocorrélation de fagon
récursive ; cette fenétre est en fait la réponse d'un filtre IR d’ordre 2 ;

o 'utilisation d’un filtre perceptuel de pondération est utilisé pour le masquage du bruit

de codage.
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Chapitre 4
Algorithme du LD-CELP (G728)

Dans ce chapitre, une description détaillée de la mise en ceuvre de Il'algorithme du
LD-CELP G728 est décrite. Chaque bloc du codeur/décodeur est présenté. Une attention
particuliere est donnée pour le module de recherche dans le dictionnaire d'excitation. Une
méthode de recherche permettant une réduction de complexité est appliquée. La procédure
de conception (optimisation en boucle fermée) du dictionnaire "forme" et "gain" est

également décrite.

4.1 Encodeur LD-CELP

La figure ci-dessous représente le schéma bloc de I'encodeur LD-CELP d'aprés [45] .

Pour chaque variable a décrire, k est l'indice de I'échantillon et les échantillons sont pris a

des intervalles de 125 ps (f, = 8 KHz).

Un bloc de 5 échantillons consécutifs dans un signal donné est dit vecteur de ce signal,
par exemple 5 échantillons consécutifs de parole forment un vecteur parole, 5 échantillons
d'excitation forment le vecteur d'excitation. Nous utilisons "n" pour désigner l'indice vecteur,
qui est différent de l'indice de I'échantillon "k".

L'indice du dictionnaire qui est la quantification du vecteur d'excitation (QV) est la seule
information qui est explicitement transmise de I'encodeur au décodeur. Trois autres types de

parameétres sont réactualisés périodiqguement :

* le gain d'excitation ;
* les coefficients du filtre de synthese ;

* les coefficients du filtre perceptuel de pondération.

Ces paramétres sont dérivés d'une maniére adaptative en backward des signaux déja
recus avant I'encodage du vecteur du signal de parole courant. L'actualisation est effectuée
de la maniere suivante : le gain d'excitation est actualisé a chaque nouveau vecteur, alors
que les coefficients des filtres de synthése et perceptuel sont réactualisés une fois tous les 4
vecteurs (c'est a dire, tous les 20 échantillons ou toutes les 2,5 ms), ceci pour alléger les

charges de calcul.



65

On n‘'omettra pas de mentionner que bien que la séquence de traitement dans l'algorithme a
un cycle d'adaptation de 4 vecteurs (20 échantillons), la taille du vecteur de bufferisation de
base est seulement de 1 vecteur (5 échantillons).

Une description de chaque bloc de I'encodeur est donné ci-dessous :

1
S s (n)
Signal de parole Buffer d"un Vecteur d’entrée
> vecteur I ]
Décodeur simulé ! I
_____________________________________________ 4 | |
1
1 16 : | |
1
19 Parole quantifiée ! I
! 17 c(n) q o : V2 |
1 - Cp(n
' Filtre de P 1| Adaptateur pour |1
' o synthese 1| le filtre perceptuel ||
1| Dictionnaire | 1| de pondération I
! de la Qv 18 | * v 20 .
i J: de | | | ! T 2 3
"Wl Iexcitation I |adaptateur d | | Adaptateur du |} |
— o(M) ol aptateur au filtre de synthése |1 Filtre
' gain T en backward |} I perceptuel de
1 | | en backward ! .
! | I ' IL—»| pondération
| I I I ' I
[ 1
bommmmmmmmmme === Sy - 1 et |
6 / 9V 10 vV
Filtre r(n)

Calcul du vecteur

7
77 ~ Filtre de
synthése

Y

Selecteur du meilleur
indice
du dictionnaire

A

Indice du dictionnaire
vers le canal du communication

1

1

1

1

1

\ |

X |

! | !

1 | Ll perceptuel de o - 4

1 | T —> cible de la QV

' L pondération

|

' I l 1 x(n)

' [

! l roTTTTTTTTETTTTTTI T LA 2 R I :

: | Module de 1 .

! recherche dans | Calcul du vecteur |11 '

! I le dictionnaire réponse Normalisation du | 5

' I . impulsionnelle vecteur cible !

| | 1 de la Qv '

1 ! 1

1 I ! 1

I ' : I

. [ ' x(n) .

1 ! 1

' I ! Y v '

1 1

|
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' ) ¢ »| inversée dans X
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: : le temps :

: ! y Ej Calcul de la |13 \

' . 14 < table d’énergie !
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Fig 4.1 Schéma bloc détaillé de I'encodeur LD-CELP d’apres [45].



66

4.1.1 Buffer

Ce bloc bufferise 5 échantillons consécutifs de la parole s(5n), s(bn+1), s(5n+2),
s(5n+3), s(5n+4) pour former un vecteur parole de dimension 5. S(n) = [s(5n), s(5n+1),
...,S(5n+4)];

4.1.2 Adaptateur du filtre perceptuel de pondération (Bloc 2)

Cet adaptateur calcule les coefficients du filtre de pondération perceptuel une fois tous
les 4 vecteurs en se basant sur l'analyse par prédiction linéaire et en utilisant la parole non
quantifiée. Les coefficients sont maintenus constants entre les réactualisations. La figure 4.2
montre I'opération détaillée de ce bloc.

Le vecteur parole d'entrée s(n) (non quantifié) est passé au travers du module de
fenétrage récursif qui applique une fenétre sur les vecteurs antérieurs de parole et calcule
récursivement les 11 premiers coefficients d'autocorrélation. Le module de récursion
Levinson-Durbin convertit ces coefficients d'autocorrélation en coefficients du prédicteur.

L'adaptateur du filtre perceptuel de pondération réactualise périodiquement les
coefficients de W(z) selon les équations (3.22) et (3.23) puis transmet les coefficients au

module de calcul du vecteur réponse impulsionnelle et au filtre perceptuel de pondération.

Parole
dentrée | wodule Module Calcul des Coefficients du filtre

—— (¢ fenétrage »  derécursion > fj?]effiflltcrlee?jtes I depondération
récursif Levinson-Durhin L perceptuel
pondération

Fig 4.2 Adaptateur pour le filtre perceptuel.

4.1.3 Filtre perceptuel de pondération (Bloc 3)

Comme indiqué dans la figure 4.1, le vecteur parole d'entrée courant s(n) est passé au
travers du filtre perceptuel de pondération, qui donnera un vecteur parole pondéré v(n). On
remarque que, excepté durant l'initialisation, la mémoire du filtre ne doit pas étre initialisée a
zéro a n'importe quel instant. Autrement dit, cette derniére doit avoir un traitement spécial

comme il sera décrit plus loin.

4.1.4 Filtre de synthése (Blocs 9 et 19)

Dans la figure (4.1), il y a deux filtres de synthése ayant des coefficients identiques. lls

sont réactualisés par I'adaptateur du filtre de synthése backward (bloc 20). Chaque filtre de
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synthéese est un filtre tout-pble d'ordre 50. Sa fonction de transfert s'écrie :
1
Flz)=—— 4.1
(@)= =) (4.1)

Ou P(z) est la fonction de transfert du prédicteur LPC d'ordre 50.

Apres l'obtention du vecteur parole pondéré v(n), le vecteur r(n) qui est une réponse a
entrée nulle, doit étre généré en utilisant le filtre de synthése (bloc 9) et le filtre de
pondération perceptuel (bloc 10). Pour accomplir ceci, on ouvre d'abord l'interrupteur 5, (le
diriger vers le nceud 6). Ceci implique que le signal allant du noeud 7 vers le filtre de
synthése 9 est nul. On laisse alors ce dernier et le filtre de perceptuel (10) "tournés" durant 5
échantillons (1 vecteur). La sortie du filtre perceptuel 10 est la réponse a une entrée nulle
r(n).

Il est a noter que sauf aprés initialisation, la mémoire des filtres 9 et 10 n'est en général
pas nulle. Le vecteur sortie r(n) est en général différent de zéro en général, bien que l'entrée
du filtre venant du nceud 7 vers le filtre de synthése 9 soit nulle. Ce vecteur représente I'effet

de la mémoire du filtre.

4.1.5 Calcul du vecteur cible (Target) (bloc4)

Ce bloc retranche le vecteur r(n) qui est une réponse a entrée nulle du vecteur parole
pondéré v(n) afin d'obtenir le vecteur cible (target) t(n). Ce dernier sera utilisé, dans le

module de recherche dans le dictionnaire.

4.1.6 Adaptateur du filtre de synthése (bloc 20)

L'adaptation du filtre s'effectue en backward. Cet adaptateur prend le vecteur parole
guantifié c(n) comme entrée et donne en sortie les coefficients des filtres de synthese 9 et
19. Il réactualise donc les coefficients de ces deux filtres.

Une version de cet adaptateur est donnée en figure 4.3.
Les opérations du module de fenétrage et du module de Levinson-Durbin sont

identiques a ceux de la figure 4.2 a I'exception des 3 différences suivantes:

* e signal d'entrée est maintenant de la parole quantifiée au lieu de la parole originale;
* I'ordre de prédiction est de 50 au lieu de 10;
* la longueur effective de la fenétre de Barnwell est plus grande.
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Ces filtres de synthése ont comme fonction de transfert:

F(z) = ﬁ,(z) (4.2)

ou P'(z) représente la fonction de transfert du prédicteur LPC maodifié.

, 50 , .
P(z)=Yaz" (4.3)
i=1
avec:
a, =N a i=1,2,...,50. (4.4)

Les a; représentent les coefficients du filtre prédicteur LPC d’ordre 50 :
50
P(z)=Ya;z" (4.5)
i=1

Donc pour augmenter la robustesse aux erreurs du canal, les coefficients a; sont

modifiés de facon a ce que les pics dans le spectre LPC résultant aient des largeurs de

bande un peu plus larges. Le module d’expansion de la largeur de bande transforme les

coefficients a; en un nouveau ensemble de coefficients a; suivant la relation (4.4). Le

coefficient A est calculé par :

_( nAcoJ
a=e \8000) _ g 9gg3 (4.6)

Les coefficients modifiés sont pris comme entrées des filtres de synthése 9 et 19 et du
module de calcul du vecteur réponse impulsionnelle.

Comme pour le filtre perceptuel, les filtres de synthéses 9 et 19 sont réactualisés une
fois tous les 4 vecteurs. Les actualisations sont basées sur la parole quantifiée et au dernier

vecteur du cycle d’adaptation antérieur.

Parole
quantifiée | Module Module Module Coefficients
—— | de fenétrage | decalcul |—| dexpansion ——» dufiltre
récursif Levinson-Durbin de largeur de bande de synthese

Fig 4.3 Adaptateur du filtre de Synthése
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4.1.7 Adaptateur gain du vecteur d’excitation (bloc 18)

Ce module réactualise le gain d’excitation o(n) pour chaque vecteur a l'instant n. Le
gain d’excitation o(n) est un facteur d’échelle utilisé pour le vecteur d’excitation y(n)
sélectionné. Ce module prend le vecteur d’excitation mis a I'échelle c(n) comme entrée et
donne o(n) (gain d’excitation) comme sortie. Il « prédit » le gain de c(n) en se basant sur les
gains de c(n-1), c(n-2), ... Une prédiction linéaire adaptative dans le domaine de gain
logarithmique est utilisée.

L’'adaptateur gain opére de la fagon suivante : I'unité de décalage d’un vecteur fournit
le vecteur d'excitation mis & I'échelle antérieure c(n-1). Le module de calcul RMS (Root
Mean Square) calcule la valeur RMS (en dB) du vecteur c(n-1). Puis, celle en dB du RMS
c(n-1).

| 32 db doffset

e(n-1) Calcul Prédicteur

c(n (
() Re?ar_d logarithmique linéaire

Vecteur unitaire du RMS Log-Gain

d'excitation

mis a I'échelle
Module de Limiteur
fenétrage Log-Gain
récursif
Module de Calcul
Levinson-Durbin logarithmique
et d'expansion de inverse
la largeur de
bande
Gain
d'excitation

Fig 4.4 Schéma du prédicteur du gain d’excitation du G728 [42].

Une valeur d'offset log-gain de 32 dB est retranchée de cette valeur (logarithme du
RMS). cette valeur est environ égale a I'énergie moyenne du gain d'excitation (en dB) durant

la parole voisée.
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Le gain logarithmique 8(n-1) ayant I'offset retranché est alors utilisé par le module de
fenétrage récursif et celui de calcul de récursion Levinson-Durbin. Ces blocs opérent
exactement de la méme facon que ceux dans le module de I'adaptateur du filtre perceptuel
de pondération, excepté que la longueur effective de la fenétre est moins longue et que le
signal analysé est un gain logarithmique au lieu de la parole d’entrée. Il faut souligner qu’une
seule valeur est calculée pour tous les 5 échantillons de parole.

Le module de récursion Levinson-Durbin donne les coefficients du prédicteur linéaire

d’ordre 10 ayant comme fonction de transfert :

R(z) = lzoaiz_i 4.7)
i=1

Le module d’expansion de largeur de bande déplace les racines de ce polynéme
radialement vers l'origine du plan z. Le prédicteur gain a largeur de bande élargie résultant a

une fonction de transfert :

10 .
R(2) = Yoz (4.8)
i=1

Ou les coefficients o sont: o = (O.9)i6i

Cette expansion de largeur de bande permet a I'adaptateur gain d'étre plus robuste
aux erreurs de canal. Les a; sont alors utilisés comme coefficients prédicteur linéaire log-
gain.

Le prédicteur est actualisé une fois par cycle d'actualisation. Le prédicteur tend a

prédire 8(n) en se basant sur une combinaison linéaire de 6(n-1), 8(n-2), ..., 8(n-10). La

version prédite de 8(n) est notée S5(n) est donnée par :

_ 10
d(n) = X o;8(n—1i). (4.9)
i=1

Apres l'obtention de E(n), on ajoute la valeur d’offset log-gain de 32 dB. Le limiteur

log-gain, alors, vérifie si sa valeur résultante n’est pas trop grande ou trop petite et limite
cette valeur si nécessaire. Les limites inférieures et supérieures sont mise respectivement a
0 dB et 60 dB. La sortie de ce limiteur log-gain est ensuite convertie au domaine linéaire. Le

limiteur gain permet d’avoir un gain dans le domaine linéaire entre 1 et 1000.
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4.2 Recherche de I'excitation optimale

Pour réduire la complexité de recherche dans un dictionnaire de 10 bits (1024 mots
codes), nous avons adopté la structure "gain-shape". Le dictionnaire est ainsi décomposé
en deux dictionnaires: un de 7 bits (128 mot-code) pour la quantification de la forme, et un

autre de 3 bits (8 mot-codes) pour la quantification du gain.

Ensuite, nous avons utilisé la technique du ZIR (Zero Input Response) qui consiste a
prendre la mémoire des filtres en cascade (synthése et perceptuel) et la soustraire de la
branche haute (figure 4.5). Ceci, nous a permis d'effectuer les opérations de filtrage (filtres

sans mémoire) sous forme de calcul matriciel.

Signal Filtre
[ ——
d'entrée perceptuel
s(n)
+
Entrée =0
— | E— » R
Conditions initiales H) Vecteur ZIR <>
cumulées a partir
i 0 g; des excitations précédentes
E Dictionnaire '
. gain x(n)
7
9iYj o(n) 9;y; % +  /
Adaptation H =
— "gain o H &>
Excitation =
iltre
e(n
|0 o sans mémoire ™
J . Dictionnaire
> ) forme Erreur
127 Vi quadratique
moyenne

Fig 4.5 Introduction de la technique ZIR et procédure de sélection de la
meilleure excitation.

En principe, le module de recherche dans le dictionnaire met a I'échelle chacun des
1024 mots codes candidats par le gain d’excitation courant o(n) et filtre les 1024 vecteurs
obtenus par les 2 filtres en cascade F(z) et W(z). La mémoire du filtre est initialisée a zéro a

chaque fois que le module présente un nouveau mot code au filtre résultant H(z):

H(z) = F(2).W(2). (4.10)
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Soit y; le ™ mot code dans le dictionnaire forme (j varie de 0 a 127), et soit g ; |
niveau dans le dictionnaire gain (i varie de 0 a 7).

Soit H(n) la réponse impulsionnelle du filtre H(z). Quand le mot code spécifié par les indices i
et j des dictionnaires est a I'entrée du filtre en cascade H(z), la sortie du filtre est exprimée

par :
Xj j =H.c(n).gjy;j. (4.11)

ou H est une matrice dont les éléments sont la réponse impulsionnelle des filtres en

cascade.

l@©) 0 0 0 0
h h(O) 0 O 0
H=|h(2) h@@) hO) 0 0
h(3) h(2) h@) hO) O
[h(4) h(3) h(2) h@®) h(O),

(4.12)

La recherche dans le dictionnaire consiste a chercher la meilleure combinaison des

indices i et j qui minimise la distorsion MSE (Mean Squared Error) suivante :

D = [x(n)-x;|" = o*(n)[X(n)-g,Hy,| (4.13)
ou X(n) = x(n)/o(n) est le vecteur cible QV & gain normalisé.
Apres développement on obtient :
D = cz(n)[ ‘Y(n)‘z —2g9, X' (NHy, +9} ‘H yj‘z ] (4.14)

Les termes |>_<(n)|2et la valeur de o%(n) sont fixes durant la recherche, minimiser D est

équivalent a la minimisation de:

D =-2g; p' (N)y;+0{E; (4.15)
ol p(n) = HTX(n) ; (4.16)
Ej = ‘Hyj‘z (4.17)

E; est I'énergie du j*™ mot code forme filtré et ne dépend pas du vecteur cible X(n).

Notons aussi que le mot code forme yj est fixe et que la matrice H dépend seulement des
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coefficients du filtre de synthése et du filtre perceptuel, qui sont fixes durant une période de 4

vecteurs. Par conséquent Ej est aussi fixe durant cette méme période.

Quand les deux filtres sont réactualisés, nous pouvons calculer et mémoriser les 128

termes d’énergie possible Ej, j=0,1,...,127 (correspondants aux 128 mots code forme) et

utiliser ces termes d’énergie d’'une facon périodique pour la recherche dans le dictionnaire
durant les 4 vecteurs parole suivants. Ceci, hous permet de réduire la complexité de
recherche dans le dictionnaire.

Pour plus de réduction dans les calculs, nous pouvons pré-calculer et mémoriser les 2
vecteurs ; b; =2g;etc; = giz pouri=0,1,...,127, Ces deux vecteurs sont fixes vu que g; est
fixe.

La relation (4.15) devient alors:

D =-b;p; +¢;E; (4.18)

<

ol Pi = pT(n) Yj-
(1.19)

Nous remarquons qu'une fois les tables E;j, b; et c; sont pré-calculées et mémorisées,
le produit p; = p'(n) yj , qui depend de j, prend la majorité du taux de calcul dans la
détermination de D. La procédure de recherche dans le dictionnaire consiste alors & scruter
dans le dictionnaire forme et identifier le meilleur indice i du gain pour chaque mot code

forme y;.

Il existe plusieurs maniéres de trouver le meilleur indice i du gain pour un mot code

forme y;donné :

¢ la premiére, et la plus évidente maniére, est d’évaluer les 8 valeurs possibles de i et
sélectionner l'indice i qui correspond a la plus petite valeur D. Cependant, cela demande 2
multiplications pour chaque i ;
. . . . . ~_ Mi .
+ une seconde maniére de procéder consiste a évaluer le gain optimal QZE— en premier,
J
et quantifier ce gain g a I'un des 8 niveaux de gain (go,.....,g7) dans le dictionnaire gain de
3 bits. Le meilleur indice i est celui du niveau de gain g; qui est le plus proche de @.

Seulement cette maniére de procéder nécessite une opération de division pour chacun des

mots codes, et la division est tres déconseillée pour étre implantée dans les cartes DSP ;
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¢ une troisieme approche, qui est une modification de la seconde, est particulierement

efficace a I'implantation DSP. La quantification de J peut étre une série de comparaison

entre J et les «frontiéres de cellule de quantification», qui sont les points milieu entre les

niveaux de gain adjacents. Soit d; le point milieu entre le niveau gain g; et g; + 1 qui ont le

méme signe. Alors tester «Q < d;» est équivalent a tester p; < d; E; . Ainsi, en utilisant ce

test, on évite I'opération de division et on n’effectue qu'une opération de multiplication pour
chaque indice i, cette approche est utilisée dans la recherche dans le dictionnaire. Les
frontieres de la cellule de quantification gain d; sont peuvent ainsi étre pré-calculées et
mémorisées dans une table. Pour 8 niveaux de gain, on a seulement 7 valeurs limites do,
dy, d, ds, d4 et ds et dg qui sont utilisées.
Une fois que les meilleurs indices "i"* et "|" sont identifiés, ils sont concaténés pour
former la sortie du module de recherche dans le dictionnaire sous la forme d’'un indice de
10 bits.

4.3 Quantification vectorielle de I’excitation

A 16 kbits/s nous avons 10 bits pour représenter chaque vecteur d’excitation de
dimension 5 et comme l'analyse LPC est effectuée en backward, ces bits sont entierement
utilisés pour coder le signal d’excitation correspondant a I'entrée du filtre de synthese. La
complexité de recherche a travers un dictionnaire de 10 bits avec 1024 mot-codes
indépendants est assez élevée. Pour réduire cette complexité, nous avons introduit la
structure "gain-shape" et décomposé le dictionnaire en un produit de dictionnaire gain a
3 bits et un dictionnaire forme (shape) a 7 bits.

Au lieu que le dictionnaire forme ne soit "peuplé" par des nombres aléatoires
gaussiens comme dans le CELP conventionnel, ce dictionnaire est optimisé en boucle
fermée par un algorithme de conception basé sur le critére de perception d'erreur pondérée
utilisé par I'encodeur LD-CELP. Ainsi, les contributions d'adaptation du prédicteur LPC et du
gain sont prises en considération dans la conception.

L'algorithme de conception est similaire a celui de LBG (Linde Buzo Gray) [19] mais
vue que la conception du dictionnaire est basée sur le critére perceptuel de pondération de
I'erreur, l'encodeur entier est utilisé a chaque itération pour encoder la séquence
d'apprentissage.

Les vecteurs d'apprentissage sont classés selon la regle de codage d'erreur minimum et les
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mots codes sont réactualisés selon les conditions du centroide dérivées ci-dessous [40].

Le dictionnaire "gain" est constitué d'un bit signe et de 2 bits pour le niveau
d’amplitude. Le bit signe a pour rble de doubler la taille du dictionnaire "forme" sans pour
autant doubler la complexité de recherche dans celui-ci. Définissons :

g(n) le niveau d’amplitude du gain du dictionnaire,

€(n) le signe du gain,

Nj 'ensemble des indices temporels pour lesquels yj est sélectionné comme meilleur
mot code du dictionnaire “forme” durant le codage de la séquence d'apprentissage des
vecteurs de parole d’entrée X, {n=1,...,N}.

ieme

Il s’agit de trouver le (i+1)®™ nouveau dictionnaire forme qui minimise la i distorsion

moyenne :

D) - %ldun,yna» (4..20)

La séquence de vecteurs cibles sont classés en K cellules, (Nj, j=1, ..., K). L'équation

est décomposée en K termes, un terme pour chaque cellule particuliére ;

D= 3 |x(m-gmomamHmy,|
1

neN
+ % fm-EmemamHmy,| (4.21)
tot 3 [x)-emomomHeyic [
ne K

Chaque sommation englobe tous les vecteurs cibles qui sont classés avec le méme
mot-code “forme”. La minimisation de I'équation selon le mot code correspondant est
équivalente & minimiser séparément chaque terme de sommation, vu qu'un mot-code forme
n'apparait seulement que dans une seule sommation particuliére.

ieme

La distorsion totale accumulée de la j*" classe correspondant a "y;" est donnée par :

D= ¥ [x(m-EmomamHmy;| (4.22)

neNj
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En prenant la dérivée partielle selon y; et en 'annulant, nous obtenons :

aDj T
— =-2 2 o(ng(n)g(n)H" (n)x(n)
ayj neNj
(4.23)
+2 3 o*(Mg*(MHT(MH(n)y; =0
neNj
Alors, le nouveau centroide y;* de la j°™ classe qui minimise D; satisfait I'équation
suivante :
[ Yo (Mg*(MHM) HN)]1y;
neNj
(4.24)

= Y gm)o(g(mHT (n)x(n)

neNj

Les deux sommations de cette équation normale sont accumulées séparément pour
chacun des 128 mots de codes "forme" pour toute la séquence d'apprentissage.

On résout les 128 équations normales résultantes pour obtenir les 128 nouveaux
centroides qui remplaceront ceux du dictionnaire (ancien). La séquence d'entrainement est
ensuite codée avec ce nouveau dictionnaire. Cette procédure de réactualisation est répétée
jusqu'a I'obtention d'un dictionnaire satisfaisant. Le probleme majeur est que la conception
en boucle fermée n'est pas garantie a converger du moment que la séquence
d’apprentissage change d’une itération a une autre. En pratique, la distorsion globale décroit
toujours durant les premiéres itérations, ce qui se traduit par une réduction significative dans

la distorsion globale.

4.4 Conception du dictionnaire "forme”

Lors de la conception du dictionnaire "forme", nous avons été amenés a choisir
correctement le dictionnaire initial, ce dictionnaire joue un rGle essentiel dans la convergence
de l'algorithme de conception vers un dictionnaire optimal en un nombre d'itérations non
exhaustif.

Le dictionnaire d'excitation dont les vecteurs modélisent I'excitation du filtre de

synthése, lequel dans le cas idéal est représenté par le résiduel, a été peuplé par 128
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vecteurs extraits des résiduels de la base de données (séquence d'apprentissage). La

nouvelle technigue d'initialisation de l'algorithme GLA a été utilisée pour obtenir les 128

vecteurs mots codes de dimension 5 [20].

L'expression du résiduel est :
p
I‘n = Zaksn_k n=0,..., N-1 a0=1 (425)
k=0
avec

Sn . signal parole (base de données) et ay : les coefficients de prédiction.
Le calcul du résiduel a été fait en prenant un ordre de prédiction égal & 10, une trame de 240
échantillons sans recouvrement et une fenétre de Hamming comme fenétre de pondération.
Les coefficients de prédiction ont été calculés en utilisant I'algorithme de Levinson-Durbin.

Une fois que la séquence résidu de la base de données parole a été obtenue, on
applique la technique d'initialisation de I'algorithme GLA [20] pour obtenir les 128 vecteurs
mot-code de dimension 5. Ces 128 mot-codes constitueront le dictionnaire initial utilisé pour
démarrer la conception du dictionnaire "forme".

Tout  I'encodeur LD-CELP est utlisé lors de l'encodage de la séquence

d’apprentissage.

Les équations (4.24) a résoudre ont la forme suivante :
Ax=B (4.26)

Ou A est une matrice carrée (5,5), B est un vecteur colonne (5,1) et x un vecteur
colonne (5,1) de valeurs inconnues qu'’il s’agit de déterminer.
La méthode d’obtention de la solution est de multiplier chaque coté de I'équation 4.26

par A™:
x=A'B (4.27)

Seulement pour la résolution des équations linéaires, cette solution est loin d'étre la

plus efficace et la plus stable numériqguement.

En observant la structure de la matrice dans I'équation (4.24), on remarque que A peut
se mettre sous la forme H' H ot H est une matrice carrée, triangulaire ayant les éléments de
la diagonale principale différents de zéro. La matrice A posséde une structure d'une matrice

hermitienne. Nous avons utilisé la décomposition de Cholesky pour résoudre ces équations.
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Tous les dictionnaires intermédiaires sont sauvegardeés afin de choisir le dictionnaire donnant
les meilleures performances.

La base de donnée de parole est constituée dune série de huit phrases
phonétiquement équilibrées de langue anglaise et francaise (quatre phrases prononcées par
des locuteurs masculins et les quatre autres par des locuteurs féminins) d’une durée totale
30 secondes , soit 240 000 échantillons.

Le meilleur dictionnaire est celui donnant le meilleur rapport signal a bruit

segmental.
4.5 Conception du dictionnaire "gain”

Durant la conception du dictionnaire "forme", le gain utilisé pour la recherche du meilleur

mot code est le gain optimal (non quantifié) déterminé par la formule suivante :

(YT Hyk)

(4.28)
[Hy. [

g =

Pour procéder a la conception du dictionnaire du gain, nous avons créé une base de
données constituée de gains optimaux obtenus lors du codage de la séquence
d’apprentissage donnant le meilleur RSB segmental. Nous appliquons ensuite I'algorithme

GLA pour avoir un dictionnaire de 3 bits dont 1 bit pour le signe.
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Fig 4.6 Histogramme du gain optimal obtenu durant la conception du dictionnaire "forme"
donnant le meilleur RSB segmental.



79

Aprés plusieurs itérations, la convergence est atteinte. Les dictionnaires "gain" et "forme"
obtenus sont sauvegardés dans un fichier de donnée et sont utilisés par I'encodeur LD-
CELP.

Les mesures objectives et subjectives montrent que le codeur LD-CELP 16 kb/s atteint une

gualité excellente (SNR segmental autour de 19 dB) avec un faible retard de codage(<2 ms).

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons donné une description technique de la mise en oeuvre
des différents blocs du codeur/décodeur LD-CELP 16 kbits/s. Ce codeur posséde un retard
de codage dans un sens inférieur a 2 ms et cela grace a I'adaptation en backward du
prédicteur LPC ainsi que du gain d’excitation et en utilisant une taille réduite du vecteur
d’excitation (5 échantillons). Le prédicteur pitch (pour les sons voisés) n'est pas utilisé mais
est compensé par 'augmentation de I'ordre du prédicteur LPC de 10 (CELP conventionnel) a
50. Le gain d’excitation est réactualisé par un prédicteur linéaire adaptatif d'ordre 10 basé
sur les gains logarithmiques des vecteurs d’excitation antérieurs. Le signal d’excitation est
optimisé en boucle fermée. Durant la conception en boucle fermée, les contributions
d'adaptation des prédicteurs LPC et gain sont prises en compte dans la conception. Enfin un
filtre perceptuel de pondération est utilisé pour améliorer la qualité de la parole. Le codeur

LD-CELP 16 kb/s permet d’avoir un signal de parole synthétique d’excellente qualité.
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Chapitre 5
Le LD-CELP 8 KBITS/S

A partir du codeur (équivalent du G728) réalisé au CDTA (débit=16 kbits/s), notre
travail consisterait a réduire le débit de moitié c’est-a-dire 8kbits/s. Le codeur G728 utilise
10 bits pour représenter chaque 5 échantillons de vecteur. Il est évident que pour réduire le
deébit de ce codeur, on doit soit réduire le nombre de bits utilisé pour chaque vecteur soit
augmenter le nombre d'échantillons par vecteur. Sion garde la taille du vecteur fixe a
5 échantillons, a 8kbits/s on aura seulement 5 bits pour représenter les excitations forme et
gain. Cela donnera un codeur ayant des performances inacceptables. Par conséquent pour

réduire le débit de notre codeur nous avons augmenté la taille du vecteur.

5.1 Le LD-CELP 8 kb/s avec des trames de 10 échantillons

Pour le signal d’excitation un quantificateur vectoriel de 10 bits (7 bits forme, 3 bits
gain) est utilisé. Le débit du codeur est modifié en changeant la taille du vecteur vs de vs=5
pour 16 kbits/s a vs=10 pour 8 kbits/s. Pour le G728, le filtre de synthése, le filtre de
pondération et le prédicteur de gain sont tous réactualisés une fois tous les quatre(04)
vecteurs. Avec une taille de vecteur de 5, cela impliquera une réactualisation des filtres tous
les 20 échantillons ou 2.5ms. Généralement plus la fréquence de réactualisation est grande
et plus le codeur est performant. Cependant réactualisant les coefficients des filtres plus
fréiquemment entrainera une augmentation significative de la complexité du codeur. Ainsi
avec l'augmentation de la taille du vecteur nous avons décidé de garder la période de
réactualisation des filtres a 20 échantillons. Donc a 8 kbits/s la taille du vecteur est de
10 échantillons et les filtres sont réactualisés tous les 2 vecteurs.

Afin d’évaluer les performances de notre codeur, nous avons procédé a I'encodage
d'une série de phrases de parole a bande étroite, phonétiguement équilibrées et de
fréequence d’échantillonnage de 8 kHz. Ces phrases n’appartiennent pas a la séquence
d’apprentissage utilisée pour la conception des dictionnaires "forme” et "gain” :

M1 : "Annie s’ennuie loin de mes parents” . M2 : "La voiture s’est arrétée au feu rouge”.
M3 : "Oh dear, the speaker apologized, | have been out of synchronization”.

M4 : “Dés que le tambour bat les gens accourent”.

F1: "la vaisselle propre est mise sur I'évier”. F2 : "Huit satellites ont été mobilisés”.

F3: "I must have reread the article three times before | realized what was bothering me”.

F4 : “ American don't make a move anymore without checking first with greater trust”.
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La figure 5.1. nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de
la phrase M3.

La figure 5.2. nous donne un exemple de codage de la phrase F2, son signal synthétique
obtenu, le signal excitation ainsi que le signal erreur.

Le tableau 5.1 donne les performances objectives du codeur. Nous notons une réduction
significative du rapport signal a bruit segmental (SNRSEG) comparativement au LD-CELP
16kb/s. Cette détérioration significative des performances était prévisible du moment qu’a
8kb/s nous travaillons a 1 bit par échantillon (10 bits pour 10 échantillons) alors qu'a 16kb/s,
nous avons 2 bits par dimension (10 bits pour 5 échantillons).

Les moyennes des RSB et RSB segmentaux obtenues (pour les 8 phrases prises en méme
temps) sont respectivement égales a 15.11 dB et 12.88 dB . Les tests d'écoute ont confirmé

I'efficacité du codeur/décodeur pour I'obtention de la bonne qualité.
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Fig 5.1 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase M3.
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Fig 5.2 Exemple de phrase codée F2 a) signal original b) signal synthétique c) signal d’erreur
pondéré d) signal d’excitation .
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Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 13.44 12.35
M2 13.10 11.09
M3 13.30 11.44
M4 13.51 12.52
F1 15.00 12.44
F2 16.90 14.24
F3 16.03 14.25
F4 15.95 13.38

Tableau 5.1 Performances du codeur LD-CELP 8kb/s
( 7 bits pour la forme + 3 bits pour le gain et sans prédicteur long-terme LTP).

Le dictionnaire stochastique a été optimisé en boucle fermée.

5.2 Le Low Delay 8 kb/s avec prédicteur long-terme (LTP)
adaptatif

5.2.1 Paradigme du dictionnaire adaptatif

Le filtre de synthese pitch modélise les corrélations long-terme du signal de parole en
répétant les segments de I'excitation antérieure reconstruite dite aussi excitation passée.
Cette derniére est définie ici comme étant I'excitation reconstruite avant la trame ou sous-
trame courante. Idéalement, I'excitation passée est retardée d'un intervalle égal a la période

du pitch comme cela est montré a la figure 5.3 :

. - .| Fittre de Parole syrthétizée
+ -

syrithése
coutt-terme

Excitation paszée retardée de D
B échartilons

Fig. 5.3 Synthése Pitch dans les codeurs CELP vue comme une opération de filtrage.
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Cette opération peut étre vue comme une sélection d'un vecteur a partir d'un
dictionnaire adaptatif [46], comme illustré a la figure 5.4. Dans cette interprétation,
L'excitation est une combinaison linéaire d’'une contribution d’un dictionnaire adaptatif et d’'un

dictionnaire fixe.

Excitation passée

v retardée de dip)
¥ échantillons

S

Dictionnaire
Adaptatif B
\O i Fitre de synthése Parole synthétisée
. - .
. W *| court-terme
Dictionmaire
Frze G

Fig. 5.4 Analyse par synthése dans un codeur CELP avec dictionnaire adaptatif.

5.2.2 Définition et réalisation

Le dictionnaire adaptatif emmagasine les vecteurs (blocs d’échantillons) représentant

un segment de I'excitation passée a un délai spécifique. Le vecteur du dictionnaire adaptatif
v[n], n=0,...,N-1, est construit & partir du signal d’excitation e[n] défini pour — D, <n <0,
ou Dy est le retard maximal alloué au dictionnaire adaptatif (période pitch), typiguement

147 échantillons pour une fréquence d'échantillonnage de 8 kHz. Donc le vecteur v[n] du

dictionnaire adaptatif pour n > 0 est obtenu récursivement par :
v[n] = e[n —d(p)] pour n =01,...,N—1, (5.1)

ou d(p) est le retard ou délai pour I'entrée indexée a p du dictionnaire adaptatif. La séquence

de données v[n], n =01,...,N —1,forme I'entrée du dictionnaire adaptatif pour le retard d(p).

En pratique, un champ d’échantillons est spécifié, d’'une taille égale au moins & D, + N .



5.Le LD-CELP 8 KBITS/S 86

Les premiers D, échantillons représentent [|'excitation construite passée et les N

échantillons suivants représentent I'excitation pour la trame courante (figures 5.5 et 5.6).

v
A
2
v

Dmax

n=0

(a) Etat du dictionnaire adaptatif avant sélection de I'excitation

A

v

A

n=0 n=N-1

]

e[-D] - e[-D+N-1] v[0] = e[- D]

(b) Sélection d’'un segment a partir d’'une excitation construite passée (D > N).

Fig. 5.5 Une alternative pour la procédure de sélection du dictionnaire adaptatif.

Comme cela est montré a la figure 5.6, le dictionnaire adaptatif est réactualisé toutes
les sous-trames en décalant son contenu par N échantillons vers la gauche. Ce décalage est
effectué apres que I'excitation résultante soit copiée a la sous-trame courante. L’excitation

résultante est définie ici comme étant la somme de la contribution mise a échelle du

dictionnaire adaptatif et de celle du dictionnaire fixe.
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< D max > < N >
n=0 n=N-1
vo]
(a) Excitation résultante.
< Dmax > < N >
n=0 n=N-1
vo]

(b) Réactualisation du dictionnaire adaptatif

Fig 5.6 Procédure de réactualisation du dictionnaire adaptatif.

Si la période du pitch est supérieure a la taille de la sous-trame (ce qui est le cas pour
nous), la procédure du dictionnaire adaptatif est similaire a la prédiction du pitch en boucle
fermée (approche filtrage). Dans le cas ou la période du pitch est inférieure a la taille de la
sous-trame nous rencontrons des probléemes de calcul. Il existe plusieurs alternatives pour
traiter cela :

1- Dans l'approche du filtrage, les échantillons sont calculés de fagon récursive.

2- Dans la procédure du dictionnaire adaptatif, ce cas est traité différemment [46].
La séquence représentant la contribution du dictionnaire adaptatif (sans la mise
a échelle) se répeéte d’elle méme lorsque le retard d(p) est inférieur la longueur

N de la sous-trame.
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La procédure du dictionnaire adaptatif differe de I'approche de filtrage essentiellement dans
la mise a I'échelle relative des échantillons répétés. Dans la procédure du dictionnaire
adaptatif, on attribue aux échantillons répétés la méme pondération B que le reste des
échantillons dans la séquence alors que dans l'approche de filtrage, les échantillons

correspondants sont mis & I'échelle par p>.

5.2.3 Détermination de I’excitation

Nous allons décrire une procédure pratique pour la sélection de I'excitation qui va
attaquer le filtre de synthése court-terme. C'est une méthode analytique qui permet de
trouver le vecteur optimal ainsi que le gain du dictionnaire adaptatif. L’'excitation finale résulte

de la contribution des dictionnaires fixe et adaptatif.

Notons s,, = [s[0]....,s[N —1]]T le vecteur de parole pondéré et e =[e[0]....e[N —1]]T le
vecteur excitation résultant. Notons aussi V, un vecteur du dictionnaire adaptatif d'index p
ou

vp[n]=e[n-d(p)]=en-D],  n=0,...N-1, (5.2)
et B le facteur de mise a I'échelle correspondant. De plus soit respectivement c;et G le

vecteur du dictionnaire fixe indexé par i et son gain associé. Donc I'excitation résultante est

donnée par :

ejp = Pvp +Gg;. (5.3)

Les vecteurs ainsi que les facteurs de mise a I'échelle sélectionnés sont ceux qui
offrent I'erreur quadratigue moyenne minimale. Pour avoir des performances optimales, les
dictionnaires fixe et adaptatif doivent étre scrutés simultanément. Cependant, afin de réduire
la charge de calcul qui en découle, la recherche est souvent effectuée séquentiellement en
commencant d'abord par le dictionnaire adaptatif. Ce choix est justifié du fait que le
dictionnaire adaptatif fournit normalement la plus grande contribution a I'excitation résultante

dans la parole voisée. Finalement, I'excitation optimale résultante est exprimée par :

€opt = Boptvopt + GoptCopt : (5.4)
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Pour sélectionner une entrée a partir du dictionnaire adaptatif, chaque vecteur Vv, est filtré a

travers le filtre de synthése pondéré court-terme.

Soit §p le vecteur parole synthétique pondéré pour un index p du dictionnaire adaptatif et

Sgla réponse a entrée nulle du filtre de synthése court-terme pondéré. Donc I'opération de

filtrage peut étre décrite comme :

Sp=PHV, +5 (5.5)
ou
[ hy 0 0 0|
hy ho 0 0
H=
hN—2 hN—3 hN—4 . : . O
hna hye hnes - -0 hg

et {ho,hl,hz,---,hN-l} représente la réponse impulsionnelle du filtre de synthese

pondéré court-terme. La différence quadratique moyenne entre les vecteurs parole (original

et synthétique) pondérés doit &tre minimisée. Le critére d’erreur s'écrit :
~ |2
€ :‘SW —Sp‘
_ 2, TT T a a |2
= B“vpH Hv, - 28v H' (s, —80)+|sw =50/,  (5.6)

ou le dernier terme reste constant durant la recherche. Le gain optimal pour un vecteur

particulier du dictionnaire peut étre déterminé en minimisant gy par rapport a . Ceci est fait

en dérivant g, par rapport a f puis en annulant I'équation résultante ce qui donne :

_VpHT (s —39)

opt — TT
va va

(5.7)

En remplagant la valeur optimale de  dans I'équation (5.6) et en omettant le terme constant,

du moment qu'’il ne dépend d’aucun paramétre a optimiser, le critére d’erreur est réduit a :
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THT(s. —5.)| 2
g = [Vp T(SVTV SO)] . (5.8)
vp,H Hv,

Le vecteur (s,, —Sp) est appelé vecteur cible. La valeur de g; est calculée pour chaque

vecteur du dictionnaire. Sachant que pour chaque vecteur du dictionnaire adaptatif on a un
retard lui correspondant, le délai qui donne la plus petite valeur de g; est sélectionné.
En terme d'échantillons, les équations (5.7) et (5.8) peuvent étre réécrites de la

maniére suivante. Soit S; le vecteur cible. Donc le numérateur de I'équation (5.7) peut
s’écrire comme ngTst ou bien (va)Tst. Mais Hv, représente le vecteur parole ponderé

synthétisé pour une entrée d’indice p du dictionnaire adaptatif noté §r; Ainsi, nous avons :

e Ysdnls )
Bopt = (LH F))-)rHt = ?\szl ‘ pl ) (5.9)
Vp) FVp :oép[n]ép[n]
et
& :_[(HVp)TSt]2 :_LEJSt[n]gp [n]} _ (5.10)
(Fve ) "Hv, N:_:§;;[n]§é [n]

La recherche dans le dictionnaire fixe s’effectue de la méme maniére. La seule différence est

que la contribution du dictionnaire adaptatif est maintenant prise en compte.

5.2.4 Le low delay 8 k/bs avec predicteur long-terme adaptatif en backward
Dans un systéme adaptatif en forward, les coefficients du filtre de synthése court-
terme sont déterminés en minimisant I'énergie du signal résiduel trouvé en filtrant la parole
originale a travers le filtre de synthése inverse. De la méme facon pour le prédicteur long-
terme en boucle ouverte, nous minimisons I'énergie du signal résiduel long-terme lequel est
déterminé en filtrant le résiduel court-terme r(n) a travers le prédicteur long-terme inverse. La
minimisation de I'énergie du signal résiduel long-terme E 1 par un prédicteur d’ordre 1 est

donnée par :
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ns

Eir = 2 (r(n)-pr(n-L) ). (5.11)

n=1

ou ns représente la longueur de la séquence de signal r(n) sur laquelle nous déterminons la

période L (ns=20 dans notre cas). Le meilleur délai L est trouvé en calculant
ns 2
Yr(n)r(n-L)
n=1
ns
>ré(n-L)
n=1

X =

(5.12)

pour tous les retards possibles et choisir la valeur de L qui maximise X. Le meilleur facteur

de gain  est donné par

Sr(n)r(n-L)

B— n:r}s . (5.13)
>rin-L)

n=1

Dans le systéme adaptatif backward le signal de parole original s(n) n'est pas
disponible ce qui fait qu'a sa place on utilise le signal de parole précédemment reconstruit
S(n) pour estimer les coefficients du filtre de synthése court-terme. Ces coefficients peuvent
étre utilisés pour filtrer S(n) a travers le filtre inverse et obtenir le signal “résiduel reconstruit”
T (n). Ce signal résiduel peut étre utilisé dans les équations (5.12) et (5.13) pour calculer le
délai et le gain du prédicteur long-terme. Alternativement nous pouvons utiliser le signal
d’excitation passé u(n) dans les équations (5.12) et (5.13) et c’est ce qui été fait dans notre
travail. Cette approche est légérement plus simple par rapport a I'utilisation du signal résiduel
reconstruit du fait que le filtrage inverse de $(n) pour calculer T (n) n'est plus nécessaire et
on peut facilement constater que les deux approches donnent des résultats presque
identiques.

Le meilleur retard (ou délai) est donc calculé en maximisant I'expression

X:(Eumwm—Lﬂ

n=1

(5.14)

ns
>u*(n-L)
n=1

sur un intervalle de retards allant de 20 a 147 pour chaque trame. Le gain du prédicteur LTP

est donnée par
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Su(n)u(n-1)
p =m0t . (5.15)

Su(n-L)

n=1

5.3 Reésultats et tracé des sighaux originaux et
synthétiques.

Dans cette section, on décrit les améliorations apportées a notre 8kb/s LD-CELP en
rajoutant un prédicteur long-terme adaptatif backward. Ce travail est motivé du fait de la
présence de corrélations long-terme dans le résiduel du filtre de synthese. Nous avons donc
augmenté la taille de la trame a 20 échantillons (2.5 ms de bufférisation). La complexité de
recherche a travers un dictionnaire de 20 bits est réduite en adoptant la structure “forme-
gain”. Le dictionnaire de 20 bits est donc décomposé en deux dictionnaires :le premier avec
14 bits pour la quantification de la forme et le deuxiéme avec 6 bits (1 bit pour le signe et 5
bits pour I'amplitude) pour la quantification du gain. De plus, pour éviter I'opération de
stockage, nous avons utilisé dans un premier temps un dictionnaire forme algébrique de
14 bits.

5.3.1 Le LD-CELP avec dictionnaire algebrique et LPC=50.

Le dictionnaire est donné par le tableau suivant :

Numeéro de I'impulsion i Amplitude Position possible
1 (-1, +1) 1,6,11,16
2 -1 2,7,12,17
3 (1, +1) 3,8,13,18
4 (-1, +1) 4,9,14,19
5 (+1,+1) 5,10, 15, 20

Tableau 5.2 Amplitudes et positions des impulsions pour le dictionnaire
forme 14 bits Low-Delay ACELP.

Chaque vecteur de 20 échantillons posséde un signal donné par 5 impulsions non
nulles d’amplitude +1 ou —1 dont les positions sont montrées dans le tableau ci-contre 5.2.
Les positions d'impulsion 1,3,4 et 5 sont codées sur 3 bits chacune car prenant une fois
lamplitude +1 et l'autre fois —1 alors que la position 2 I'est sur 2 bits seulement (avec

'amplitude —1). Donc tous ont 2 bits pour la position mais les impulsions 1,3,4 et 5
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nécessitent chacune 1 bit supplémentaire pour le signe ce qui donne un total de 14 bits pour
le dictionnaire. La position adéquate des impulsions est déterminée en utilisant une série de
9 boucles imbriquées donnant ainsi un algorithme de recherche dans le dictionnaire tres

efficace.

Le tableau 5.3 donne les performances objectives de ce codeur avec les trames de
20 échantillons. L'ordre du prédicteur LPC backward étant égal a 50 et les phrases étant les

mémes que celle du paragraphe précédent.

Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 15.14 14.17
M2 14.81 12.18
M3 14.61 12.58
M4 14.93 13.94
F1 16.16 13.40
F2 18.09 15.03
F3 17.26 15.37
F4 17.30 14.32

Tableau 5.3 Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de 20
échantillons, un dictionnaire algébrique de 14 bits et LPC=50.
La figure 5.7. nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de

la phrase M1.
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Fig 5.7 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase M1.
(a)- signal original. (b)- signal synthétique

La figure 5.8. nous donne un exemple de codage de la phrase M1 et le signal synthétique

obtenu.
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Fig 5.8 Exemple de phrase codée M1 a) signal original. b) signal synthétique.

La figure 5.9 nous donne I'évolution du RSB en dB par rapport a la puissance du signal

original pour la phrase M1.
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Fig 5.9 (1) Puissance du signal de parole. (2) Evolution du RSB en fonction du temps
(trames de 240 échantillons).

5.3.2 Le LD-CELP avec dictionnaire algéebrique et LPC=20.
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Afin de résoudre le probleme de la corrélation long-terme, nous avons procédé de la
maniere suivante : réduire d’abord I'ordre du prédicteur LPC de 50 a 20 puis rajouter un
prédicteur long-terme adaptatif en backward. Donc en réduisant I'ordre du prédicteur LPC a
20, nous obtenons les résultats résumés dans le tableau ci-contre (le dictionnaire forme

étant le dictionnaire algébrique de 14 bits) :

Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 14.62 13.80
M2 14.76 12.10
M3 14.50 12.39
M4 14.66 13.85
F1 15.62 12.88
F2 17.01 14.24
F3 16.45 14.50
F4 16.34 13.68

Tableau 5.4 Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de 20
échantillons, un dictionnaire algébrique de 14 bits et LPC=20.

Nous observons donc a partir des deux tableaux 5.3 et 5.4 que lorsque l'ordre de
prédiction du filtre LPC est réduit de 50 a 20, nous avons une petite réduction en terme de
performance. Le SNR segmental est en moyenne diminué de 0.44 dB. A partir de la nous
concluons donc que pour avoir une bonne qualité de parole a 8 kb/s avec la contrainte du
faible retard nous devons, exploiter les redondances du pitch de maniére explicite. Pour cela,
nous avons réduit I'ordre du prédicteur LPC a 20 et utilisé un prédicteur long-terme adaptatif

backward.

La figure 5.10. nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de
la phrase M1 avec LPC=20.

La figure 5.11. nous donne un exemple de codage de la phrase M1 et son signal synthétique
obtenu. La figure 5.12 nous donne I'évolution du rapport signal a bruit en fonction du temps

de la phrase M1 en prenant des trames de 240 échantillons.
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Fig 5.10 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase M1.
(a)- signal original. (b)- signal synthétique. (LPC=20).
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Fig 5.11 Exemple de phrase codée M1 a) signal original b) signal synthétique.
(LPC=20).
BD T T T T T T
G0
(1)
40 -
2)

20
AR
S

/ \
|:| -
20
_4|:| 1 1 1 1 1 1
o 10 20 30 <0 20 &0
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5.3.3 Le LD-CELP avec dictionnaire stochastique et LPC=50.

Le dictionnaire de 7 bits du paragraphe précédent (trames de 10 échantillons) qui a

donné de bonnes performances dans le cas des vecteurs de dimension 10, a été utilisé pour

la conception d’'un dictionnaire stochastique de taille 14 bits (214 ou 16384 vecteurs) : nous
effectuons le produit du dictionnaire de 7 bits avec lui-méme. Par exemple le codage des

deux phrases M1 et F1 avec ce dictionnaire stochastique a donné comme résultats :

Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 13.33 11.29
F1 14.04 10.17

Tableau 5.5 Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de
20 échantillons et un dictionnaire stochastique de 14 bits (7 bits x 7 bits).

La figure 5.13. nous donne la représentation du signal original F1 ainsi que son synthétique.
La figure 5.14. nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de

la méme phrase F1.
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Fig. 5.13 Codage de F1. (a) signal original. (b) signal synthétique.
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Fig. 5.14 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F1.
() signal original. (b) signal synthétique.

Comparativement au dictionnaire algébrique de 14 bits, le dictionnaire stochastique
est sensiblement moins performant ( le SNR segmental est en moyenne inférieur de 2.5 dB).
Ceci était prévisible car il aurait fallu chercher le dictionnaire stochastique optimisé de 14 bits
et non pas faire le produit de 2 dictionnaires de 7 bits. Ceci n'a pas été fait vu la complexité

(taille du dictionnaire grande).

5.3.4 Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et pitch backward.

Donc comme nous I'avons souligné au paragraphe précédent, une bonne qualité de
parole a 8 kb/s ne peut étre obtenue que si I'on exploite de maniére explicite les
redondances a long terme se trouvant dans le signal de parole [47]. Nous avons ainsi inséré
dans la structure de notre codeur un prédicteur pitch adaptatif en backward comme cela est

montré a la figure ci-contre :

Backward
Pitch
Predictor
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Fig 5.15 structure du codeur avec prédicteur pitch adaptatif backward.

Ce prédicteur est en fait comme mentionné dans les paragraphes (5.2.1) et (5.2.2) un
dictionnaire adaptatif dont le contenu varie. La valeur du pitch et du gain du fait de
I'adaptation en backward n’auront pas a étre transmis vers le récepteur et sont données par
les équations (5.14) et (5.15). Comme nous l'avons cité précédemment, dans notre systéme
adaptatif backward, le signal de parole original n'est pas disponible et c’est le signal de

parole reconstruit qui est utilisé pour déterminer les paramétres du pitch.

Le SNR et SNR segmental de ce codeur sont donnés dans le tableau ci-contre :

Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 14.76 13.91
M2 14.83 12.25
M3 14.63 12.52
M4 14.77 13.91
F1 15.65 12.92
F2 17.32 14.44
F3 16.56 14.68
F4 16.55 13.82

Tableau 5.6 Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de
20 échantillons, un dictionnaire algébrique de 14 bits, LPC=20
et prédicteur pitch backward.
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A partir donc des deux tableaux (5.4) et (5.6) nous voyons que le prédicteur pitch
backward améliore les performances du LD-CELP 8 kb/s de 0.12 dB en moyenne
seulement et ceci est du a la réaction du bruit de quantification (Noise Feedback) et a la

disparité du temps (Time mismatch) dans I'estimation des parameétres du pitch.

La figure 5.16. nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de
la phrase F4.

La figure 5.17. nous donne un exemple de codage de la phrase F4 et son signal synthétique
obtenu. La figure 5.18 nous donne I'évolution du rapport signal a bruit en fonction du temps

de la phrase F4 en prenant des trames de 240 échantillons.
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Fig 5.16 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F4.
(a)- signal original. (b)- signal synthétique.
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Fig 5.17 Codage de la phrase F4 a) signal original b) signal synthétique.

100 T T

g0

60

40

YA N A A A I [/ VAW
oM V ! VARY V* VoV \(
_20 4
_40 . . . ! ! !

a 20 40 &0 a0 100 120

Fig 5.18

140

(1) Puissance du signal de parole (2) Evolution du RSB (trames de 240 échantillons)



5.Le LD-CELP 8 KBITS/S 107

L'adaptation en backward a I'avantage de réduire de maniére importante le délai ou
retard du codeur et Oter I'information sur les coefficients des filtres qui doit étre transmise.
Cette information externe est habituellement égale a 25% du débit du codeur et donc il est
utile qu’elle soit enlevée [42]. Cependant I'adaptation en backward a linconvénient de
produire des coefficient de filtre qui sont relativement dégradés en comparaison avec ceux
des codecs travaillant en adaptation forward. Cette dégradation comme nous l'avons
souligné plus haut est due a deux facteurs [48]:

1- Réaction du bruit (Noise Feedback) : Dans un systéme adaptatif en backward, les
coefficients du filtre sont obtenus a partir du signal quantifié et donc il y a retour
(réaction) du bruit de quantification dans I'analyse LPC. Ceci va dégrader la
performance des coefficients produits.

2- Disparité du temps (Time Mismatch) : Dans un systéme adaptatif en forward, les
coefficients du filtre pour la trame courante sont dérivés du signal de parole d’entrée
pour la trame courante. Par contre dans une structure backward, nous avons
seulement le signal disponible a partir de la trame précédente. Nous aurons donc
une disparité du temps entre la trame courante et les coefficients utilisés pour cette
trame.

L’effet de réaction du bruit de quantification augmente considérablement lorsque I'on travaille

a des débits réduits.

535 Le LD-CELP avec dictionnaire algébrique et prédicteur pitch

forward.

Pour résoudre le probléme de la disparité du temps rencontré dans I'adaptation du
pitch en backward, nous avons utilisé une structure forward pour ce dernier. Ayant 20 bits
pour coder des sous-trames de 20 échantillons (débit a 8 kb/s), nous sommes donc contraint
d’allouer 10 bits pour les parameétres du filtre long-terme du moment que ces derniers seront

transmis au récepteur. Nous aurons ainsi dix (10) bits pour la quantification de I'excitation du

dictionnaire fixe ch(n) (7 bits pour le vecteur forme Cj(n) et 3 bits pour le gain
G correspondant) et dix (10) bits pour les paramétres de I'excitation pitch Br(n — M) c'est-a-

dire pour le dictionnaire adaptatif (7 bits pour le délai M, et 3 bits pour le gain 3). Donc le

dictionnaire forme passe de 14 bits a 7 bits soit une réduction de moitié.

Un dictionnaire stochastique de 7 bits a été utilisé pour la quantification de I'excitation
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ch(n) . Il contient 128 vecteurs optimisés en boucle fermée.

Le tableau 5.7 donne les performances objectives de ce codeur :

Phrases SNR(dB) SNRSEG(dB)
M1 14.67 13.56
M2 14.18 11.93
M3 14.09 12.13
M4 14.31 13.38
F1 15.52 12.21
F2 17.37 14.64
F3 16.78 15.40
F4 16.77 14.53

Tableau 5.7 Performances objectives du LD-CELP 8kb/s avec des trames de
20 échantillons, un dictionnaire stochastique de 7bits, LPC=20

et prédicteur pitch forward.

Nous constatons que les performances du codeur sont sensiblement les mémes que

celles du codeur avec adaptation du pitch en backward (paragraphe précédent) dans lequel

le dictionnaire fixe était de 14 bits. Ceci étant logique dans la mesure ou la réduction de la

taille du dictionnaire fixe de 14 bits & 7 bits a été compensée par I'adjonction d’'un prédicteur

pitch adaptatif forward c’est-a-dire que les paramétres du pitch, le gain et le délai M ne

sont plus extraits a partir du signal synthétique reconstruit mais a partir du signal original.

Ainsi donc, le probleme de la disparité du temps (time mismatch) ne se pose plus. On

remarque aussi que le temps de codage est réduit et ceci étant du au fait que la taille du

dictionnaire fixe est de 7 bits seulement au lieu de 14 bits.

La figure 5.19 nous donne une comparaison d'un segment de forme d'onde de parole tiré de

la phrase F4.
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La figure 5.20 nous donne un exemple de codage de la méme phrase F4 avec son signal
synthétique. La figure 5.21 montre I'évolution du RSB obtenu en fonction du temps par

rapport a la puissance du signal parole.
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Fig 5.19 Comparaison de forme d'onde d’'un segment de parole de la phrase F4.
a) signal original. b) signal synthétique.
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Fig 5.20 Codage de la phrase F4 a) signal original b) signal synthétique.
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Fig 5.21 (1) Puissance du signal de parole. (2) Evolution du RSB. (en dB)
(trames de 240 échantillons).

54 Conclusion

Aprés avoir donné une étude détaillée du LD-CELP 16 kb/s concu et réalisé au

CDTA, nous avons entamé dans ce chapitre I'étude du LD-CELP 8 kb/s. La premiére étape a
consisté a doubler la taille du vecteur d’excitation de 5 a 10 échantillons en gardant la méme
structure algorithmique. Le codeur LD-CELP 8 kb/s obtenu a fourni un signal parole
synthétique bruité et cela était prévisible du moment qu ‘a 8 kb/s on est & 1 bit/dimension au
lieu de 2 bits/dimension comme c’est le cas pour le 16 kb/s.. Nous avons trouvé dans le
signal résiduel de prédiction du filtre de synthése des corrélations long-terme et donc pour
améliorer les performances de notre codeur 8 kb/s nous avons rajouté un prédicteur long-
terme (LTP) adaptatif. Cela a été effectué en trois étapes :

1- Augmenter la taille de la sous trame de 10 a 20 échantillons.

2- Diminuer I'ordre du filtre LPC de 50 a 20.

3- Insérer un prédicteur pitch adaptatif.
Le prédicteur pitch utilisé est un dictionnaire adaptatif qui remplace le filtre prédicteur du
pitch & un (01) état. Deux types d’adaptation du pitch ont été effectués. La premiére I'a été en
backward et la seconde en forward. Les deux types d’'adaptation ont donné sensiblement les
mémes performances mais I'adaptation du pitch en forward est préférée a celle effectuée en
backward en ce sens gue la taille du dictionnaire fixe est réduite de moitié et le temps de

traitement (ou de codage) est réduit aussi.
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Conclusion Générale

Un Codeur/Décodeur de parole LD-CELP 8 kb/s a bande étroite a été congu et
réalisé donnant ainsi une bonne qualit¢é de parole synthétique. Ce codeur utilise un
prédicteur pitch adaptatif en backward.

Le probléme du codage & moyen débit consiste a calculer, pour des segments de
parole, les coefficients d'un filtre de synthése puis a rechercher le signal d’excitation qui
minimise I'énergie de la différence entre le signal a coder et le signal de synthese.

L'introduction dans I'expression de l'erreur de codage d'une pondération tenant
compte du processus de perception du bruit de quantification améliore considérablement la

gualité de la parole codée.

La complexité de recherche du meilleur code vecteur a été accéléré grace a la
transformation des opérations de filtrage en des produits matriciels (soustraction du “ zéro
input response” ). On n‘'omettra pas de signaler la mise en ceuvre du filtre de perception pour
le masquage du bruit. Ce filtre améliore considérablement I'effet subjectif.

Afin d’accélérer davantage le temps de calcul mis pour la recherche du meilleur
vecteur d’excitation, nous avons implémenté la technique dite * Backward Filtering “ qui
permet de réduire la complexité de recherche du vecteur d’excitation d’un facteur d’ordre p
(ordre du modeéle Autoregressif) dans le cas des dictionnaires pauvres en échantillons

(Sparse codebook).

La recherche des parametres du pitch B (gain) et D (délai) — s’est faite en boucle
fermée. Il est connu que la recherche en boucle fermée offre de meilleure performance que
celle en boucle ouverte. Pour I'adaptation en forward, Le codage du délai M a nécessité 7bits

pour sa quantification alors que le gain B en a nécessité 3.

Pour la conception du dictionnaire d’excitation, deux types d’excitations ont été
utilisés et combinés :
¢ Excitation issue d’'un dictionnaire stochastique.

¢ Excitation issue d’'un dictionnaire algébrique.



Conclusion générale 113

Les mesures objectives et subjectives montrent que la qualité de la parole

synthétisée est de bonne qualité.

Un codeur LD-CELP travaillant & 8 kb/s et a bande étroite a été congu et réalisé. Il
peut étre utilisé comme programme de compression de signaux de parole dans les supports

de stockage tels les CD ROMs ou les supports de stockage miniaturisés.
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